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Chapitre 2

Introduction

Les systèmes d’imagerie prennent une place de plus en plus importante dans notre vie

et deviennent un domaine majeur de l’électronique. Les applications de ces systèmes sont

multiples, telles que l’imagerie vidéo, les applications médicales, la détection infrarouge

ou ultraviolet ou encore l’imagerie spatiale qui est le domaine auquel on va s’intéresser

dans cette thèse.

L’imagerie spatiale s’est énormément développée ces dernières années pour les appli-

cations d’observation terrestre [20][21][22], par exemple le suivi météorologique, la sur-

veillance militaire ou la cartographie, ou encore le positionnement satellitaire comme le

star-tracking [23][24] [25] et l’observation de l’espace, très utiles pour la compréhension

de l’univers. Dans l’imagerie spatiale, deux technologies dominent les systèmes d’image-

ries, les capteurs d’images CCD (Charged Coupled Device) et les capteurs CMOS (Com-

plementary Metal Oxide Semiconductor).

Le capteur CCD a été introduit en 1969 par Willard Boyle et George E. Smith [26]. Ce

détecteur utilise le principe du transfert de charge et a été le premier détecteur à être

embarqués sur des satellites. Ces dispositifs sont encore les plus utilisés dans les mis-

sions d’imagerie spatiales notamment grâce à leur faible courant de fuite et leur photo-

sensibilité élevée. Cependant d’importants problèmes d’intégration apparaissent entre le

CCD et la partie électronique en CMOS, limitant sa gamme d’application.

Aujourd’hui la technologie CMOS, notamment grâce au développement du pixel actif

(APS, pour "active pixel sensor") introduit par Noble et al [27] en 1968 et démocratisé par

E. Fossum [28] en 1993, permet de développer des systèmes appelés CIS (CMOS Image

Sensors). Ces systèmes permettant l’intégration en CMOS du pixel et de toute la logique

associée sont très compétitifs par rapport aux systèmes CCD. Depuis les années 2000, de

nombreuses recherches ont été faites sur les CIS pour les applications spatiales [29] [30]

[31] [32]. En effet, grâce à la technologie CMOS, les CIS ont également la possibilité d’inté-

grer sur une même puce la partie photosensible, l’analogique et le numérique réduisant

ainsi la surface du système d’imagerie, la consommation d’énergie et la possibilité d’inté-

grer du traitement d’image.
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CHAPITRE 2. INTRODUCTION

FIGURE 2.1 – Architecture d’un imageur CMOS [1]

De nos jours, avec des contraintes et spécifications grandissantes, telle que la taille

croissante des systèmes d’imagerie monolithiques entraînant une augmentation du nombre

de pixels ou encore la consommation du système, les imageurs CMOS sont un candidat

idéal pour le développement des applications spatiales.

Une architecture d’intégration d’imageurs CMOS est représentée en figure 2.1. Un

imageur se compose d’une matrice de pixels pilotées par des signaux de commande pour

réaliser l’intégration du flux lumineux et acheminer le signal intégré à l’étage suivant. Cet

étage peut intégrer un Correlated Double Sampling (CDS) analogique ou numérique afin

de corriger les différences de niveaux de "reset" (ou remise à niveaux) analogiques des

pixels, et ainsi réduire le Fixed Pattern Noise (FPN). En revanche, qu’un CDS soit présent

ou non, un élément obligatoire est le convertisseur analogique/numérique (Analog-to-

Digital Converter, abrégé en ADC) afin de convertir la valeur issue du pixel et la transfor-

mer en valeur numérique pour pouvoir transmettre l’image, la traiter ou la compresser.

De nos jours, il y a une forte demande d’imageurs CMOS haute résolution comportant

plusieurs millions de pixels. Dans de telles conditions, il apparaît que la gestion de com-

mande des pixels, d’acheminement des données vers la sortie, ou encore la conversion

analogique/numérique sont de véritables défis dans les systèmes intégrés. Le convertis-

seur analogique/numérique est l’un des points limitants de tels systèmes au niveau de

la cadence de lecture. Avant, le plus souvent la conversion analogique/numérique était

initialement réalisée par un unique convertisseur pour toute la matrice [33]. Avec un seul

convertisseur pour une matrice de pixels, la fréquence d’échantillonnage de celui-ci de-

vait alors atteindre

FS = NL.NC.FPS (2.1)

où NL et NC représentent respectivement le nombre de lignes et de colonnes de la matrice
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de pixels et FPS le nombre d’images par seconde. Avec le nombre grandissant de pixels,

les spécifications requises pour l’ADC au niveau de la fréquence de conversion sont deve-

nues de plus en plus critiques. Des architectures à base d’ADC colonne ont alors été dé-

veloppées afin de relâcher les contraintes de fréquence de conversion sur l’ADC [34][35].

Un ADC est implémenté en bas de chaque colonne pour convertir les pixels de la colonne,

créant ainsi une parallélisation de la conversion analogique/numérique. Grâce à la paral-

lélisation des conversions, la fréquence d’échantillonnage nécessaire d’un seul convertis-

seur devient alors

FS = NL.FPS (2.2)

Ainsi une matrice HD (1920x1080 pixels), la fréquence d’échantillonnage d’un convertis-

seur colonne est alors divisée par 1920. En revanche, la parallèlisation des conversions

impose une contrainte spatiale que la largeur d’un ADC ne doit pas dépasser la largeur

d’une colonne, soit celle d’un pixel et qui peut varier de 5 à quelques dizaines de µm.

Dans le domaine des convertisseurs analogique numérique à intégration monolithique

dédiés à l’observation terrestre, les nouveaux défis pour les convertisseurs se placent à

une résolution de 14 bits et un rafraichissement de 100 images/s pour une matrice HD.

D’après ce rafraichissement, la fréquence d’échantillonnage de notre convertisseur se si-

tue alors aux alentours des 100 kHz. Les pixels utilisés pour les applications spatiales sont

larges dû au fait de la nécessité de capter des faibles luminosités. Pour notre système, un

convertisseur compatible avec une largeur de pixel de largeur de 10 µm est alors choisie.

C’est dans ce cadre que s’inscrit notre étude de développement d’une architecture d’ADC

colonne haute résolution pour des applications liées à l’observation terrestre.

Dans le premier chapitre, une étude portant sur les principales architectures exis-

tantes de convertisseurs analogique/numérique est effectuée ainsi que leurs caractéris-

tiques statiques et dynamiques. De plus, un état de l’art des ADCs développés dans le

cadre de l’imagerie est effectué et une comparaison est réalisée afin de s’orienter vers une

architecture candidate.

Dans le deuxième chapitre, la théorie du convertisseur incrémental Sigma-Delta (IΣ∆)

est expliquée, ainsi que sa variante qui est la conversion two-step. Une architecture de

modulateur IΣ∆ est aussi présentée ainsi que son dimensionnement permettant son uti-

lisation dans une conversion two-step.

Dans le troisième chapitre, la conception analogique des différents éléments est abor-

dée, ainsi que les défauts présents dans chacun d’eux.

Enfin, un quatrième chapitre présente les résultats de simulations pré et post-layout

avant de conclure par une perspective de travaux futurs.
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Chapitre 3

Conversion analogique/numérique pour

les imageurs

Il existe différents types de convertisseurs analogique/numérique (ADC pour Analog-

to-Digital Converter) suivant les applications visées et les spécifications nécessaires. Dans

les systèmes d’imagerie, nous avons vu précédemment que les ADCs colonne étaient

les candidats idéaux pour le développement de CIS avec une intégration monolithique.

Dans ce chapitre, une analyse du principe de la conversion analogique/numérique est

d’abord réalisée, avec les influences des défauts statiques et dynamiques ainsi que tous

les termes associés à la conversion. Dans un deuxième temps, un balayage des différents

types d’ADCs est réalisé. Pour finir un état de l’art des ADCs développés dans le contexte

des systèmes d’imagerie est proposé ce qui nous permet d’opter pour une architecture en

adéquation avec nos besoins.

3.1 Métriques des ADCs

Un convertisseur analogique-numérique convertit une valeur analogique en un mot

numérique. Une conversion analogique/numérique est réalisée en deux étapes : l’échan-

tillonnage et la quantification. Dans cette partie, nous expliquons le principe de l’échan-

tillonnage, la quantification et les différentes erreurs liées par exemple à la linéarité.

3.1.1 Caractéristique idéale

La fonction de transfert d’une conversion analogique/numérique est la relation entre

l’entrée analogique et le code numérique correspondant. La résolution N d’un conver-

tisseur analogique-numérique représente le nombre de bits de la sortie numérique. Le

nombre de niveaux de quantification dépend du nombre de bits et vaut 2N. La fonction

de transfert d’une conversion analogique/numérique sur 3 bits est montrée figure 3.1.

La largeur d’une marche est appelée le pas de quantification ou quantum, q , et cor-

respond à la plus petite différence analogique entre deux codes numériques successifs. Le
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FIGURE 3.1 – Fonction de transfert d’un convertisseur 3 bits

quantum définit le bit de poids faible (LSB pour "Least Significant Bit" du convertisseur

tel que

q = VFS/2N (3.1)

où VFS est la valeur Full Scale de la tension d’entrée.

3.1.2 Erreur de quantification

L’erreur de quantification est une erreur intrinsèque à la discrétisation d’un signal. Elle

représente la différence entre le signal d’entrée et le signal numérique converti. L’allure de

l’erreur de quantification pour une conversion sur 3 bits est montrée figure 3.1.

Un bruit de quantification peut être associé à cette erreur. En supposant que l’on peut

modéliser ce bruit par un bruit blanc uniforme, la puissance du bruit de quantification

peut être définie sur l’intervalle [-q/2 ;q/2] par

Pq =
∫ q/2

q/2

1

q
.x2d x = q2

12
(3.2)

La valeur moyenne carrée du bruit de quantification peut être considérée égale à LSB/
p

2

pour des convertisseurs à haute résolution.
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3.1.3 Métriques statiques

Les erreurs statiques sont les erreurs entre la fonction de transfert idéale d’un conver-

tisseur et la fonction réelle. Les erreurs concernées sont : l’offset, la non-linéarité intégrale

(INL pour "integral nonlinearity") et la non-linéarité différentielle (DNL pour "differential

nonlinearity"). Elles peuvent être déterminées par un balayage linéaire de la plage d’en-

trée du modulateur.

Offset

L’erreur d’offset est l’erreur constante analogique séparant la courbe théorique de la

courbe mesurée. Une erreur d’offset est représentée sur la figure 3.2.
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FIGURE 3.2 – Erreur d’offset pour une conversion sur 3 bits

Non-linéarité différentielle (DNL)

Le DNL est la différence entre la largeur idéale d’une marche de quantification et sa

valeur réelle. A chaque code numérique est associé une valeur de DNL. Elle s’exprime en

LSB. Un exemple d’erreur de DNL est représenté sur la figure 3.3. Le convertisseur n’a pas

de code manquant si la valeur absolue du DNL est plus petite qu’un LSB. La valeur de la

DNL ne peut pas être inférieure à -1.

Non-linéarité intégrale (INL)

L’INL est l’écart entre le centre de la valeur réelle d’un code et la valeur mesurée. Elle

s’exprime en LSB. Elle représente l’accumulation des erreurs de DNL le long de la fonction

de transfert. L’INL est montrée figure 3.3. Il peut s’exprimer comme la somme des DNL du

convertisseur.
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FIGURE 3.3 – Influence du DNL et de l’INL pour une conversion sur 3 bits

3.1.4 Métriques dynamiques

Lorsqu’un signal sinusoïdal est appliqué à l’entrée du convertisseur, une étude fré-

quentielle du signal peut être faite. Cette étude donne des valeurs dynamiques telles que

le rapport signal sur bruit (SNR pour "Signal-to-Noise Ratio"), le rapport signal sur bruit

avec distorsion (SNDR pour "Signal-to-Noise plus Distortion Ratio" ou encore le "Spurious-

Free Dynamic Range" (SFDR).

Rapport signal sur bruit (SNR)

Le SNR représente le rapport entre la puissance du signal d’entrée et la puissance du

bruit sans tenir compte des harmoniques de distorsion ni de la composante continue. Il

s’exprime en dB. La valeur efficace (ou RMS pour Root Mean Square) du signal converti

pour une sinusoïde d’entrée est défini par

SRMS = DR

2
p

2
= 2Nq

2
p

2
(3.3)

avec DR la dynamique d’entrée du convertisseur (ou "Dynamic Range"). La valeur RMS

du bruit est définie par

QRMS =
√

Pq = qp
12

(3.4)

Le SNR du signal converti est alors défini par

SNRdB = 20l og

(
SRMS

QRMS

)
= 6.02×N+1.76(dB) (3.5)

la résolution N peut être déterminée par l’équation (3.5) à partir du SNR lorsqu’un signal

sinusoïdal est converti.
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Signal sur bruit avec distorsion (SNDR)

Le SNDR représente le rapport entre la puissance du signal d’entrée et la puissance de

l’erreur totale en tenant compte des différentes harmoniques dues à la distorsion. Ainsi

toutes les non linéarités du système ajoutent des harmoniques qui viennent diminuer le

SNDR. Le SNDR s’exprime en dB.

Spurious-Free Dynamic Range (SFDR)

le SFDR représente l’écart en dB entre l’amplitude du signal d’entrée et le pic de l’har-

monique la plus élevée. Un résumé de ces différences est représenté dans la figure 3.4
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FIGURE 3.4 – Différence des calculs des erreurs dynamiques

Nombre effectif de bits

A partir des analyses fréquentielles, un nombre effectif de bits (ENOB ou "Effective

Number Of Bits"), peut être déterminé. A partir de l’équation (3.5), l’ENOB est défini par

ENOB = SNDR−1.76

6.02
(bi t s) (3.6)

Dans les publications, on constate d’ailleurs que l’ENOB est calculé à partir soit du

SNR, soit du SNDR. Une attention sera alors portée sur la valeur de l’ENOB annoncée

tout au long de l’état de l’art des ADCs, afin de comparer des travaux comparables.
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3.1.5 Conclusion

Afin de quantifier un ADC, on peut utiliser soit les valeurs de l’INL et DNL, soit le

SNR ou le SNDR. Dans les deux cas, les valeurs mettent en avant les non-linéarités du

système de conversion. Dans la suite de cette partie, l’ENOB de chaque architecture se

fera sur les métriques dynamiques (SNDR) car ces valeurs sont présentes plus souvent

dans les revues. Pour mon étude théorique présentée dans le chapitre suivant, l’analyse

du système est aussi faite sur les métriques dynamiques afin de pouvoir comparer les

performances de mon système à ceux de la littérature.

3.2 Architectures de convertisseurs

Dans cette partie, plusieurs types d’architecture comme l’ADC simple rampe, l’ADC

cyclique, l’ADC SAR et l’ADC Σ∆ sont expliqués ainsi que leur évolutions.

3.2.1 Convertisseur à intégration

Convertisseur simple rampe

L’un des ADCs les plus simples à comprendre et à réaliser est l’ADC simple rampe

(abrégé en SS, pour "Single Slope"). Le schéma d’un ADC simple rampe est montré sur la

figure 3.5. Le circuit est composé d’un intégrateur, d’un comparateur et d’un compteur.

Au début de la conversion, la tension du signal d’entrée est stocké dans la capacité. Cette

capacité va ensuite se décharger à travers une source de courant. La tension va donc dé-

croître linéairement. Pendant ce temps, le compteur va venir compter le nombre de cycles

d’horloge nécessaire pour que la rampe croise la valeur de référence du système, entraî-

nant le blocage du compteur et la fin de la conversion. Le nombre de coups d’horloge

nécessaire à la conversion est donc proportionnel à la valeur d’entrée avec

T1 = RC
Vi n

Vr e f
(3.7)

où RC est la constante de temps du système. La sortie numérique D vaut alors

D = T1.Fclk (3.8)

Ce type de convertisseurs est limité en résolution par le générateur d’horloge, la constante

RC de l’intégrateur et la référence du système Vr e f . Du fait de leur simplicité d’implémen-

tation, les convertisseurs à simple rampe sont très utilisés dans les applications nécessi-

tant une vitesse de conversion et une résolution moyenne.
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FIGURE 3.5 – Schéma d’un ADC simple rampe[2]

Convertisseur double rampe

Une architecture plus aboutie et répandue du convertisseur simple rampe est le conver-

tisseur double rampe. Cette conversion se réalise en deux intégrations successives. Une

première intégration consiste à charger linéairement la capacité C tout en incrémentant

un compteur jusqu’à 2N, N étant la résolution du convertisseur. Cette phase a une durée

T1 Durant la deuxième phase, la capacité est déchargée de façon linéaire et le compteur

réinitialisé au début de la décharge compte les cycles. Cette phase s’arrête lorsque la ten-

sion de l’intégrateur devient nulle (détectée par le comparateur). Cette deuxième phase a

une durée T2 et dépend de la valeur d’entrée. La durée de conversion est alors T = T1+T2.

Ce type de convertisseur permet de s’affranchir des valeurs exactes de R et C grâce

à la double intégration, mais est encore plus lent que le SS ADC dû à la décharge de la

capacité.

Un tableau qualitatif résumant les performances de ce type de convertisseur est mon-

tré dans le tableau 3.1.

TABLEAU 3.1 – Caractéristiques qualitatives des ADCs par intégration

ADC Résolution F (S/s) Consommation Taille Complexité

Simple rampe - - - + + ++

Double rampe - o + + +

++ : très bon, + : bon, o : neutre, - : mauvais, - - : très mauvais

3.2.2 Convertisseurs cycliques

Le convertisseur cyclique, aussi appelé convertisseur algorithmique, se base sur la

comparaison à une référence, puis la génération d’un résidu analogique. Le schéma d’un

ADC cyclique est montré sur la figure 3.6. Le déroulement d’une conversion est le suivant :

l’entrée est d’abord échantillonnée par un échantillonneur-bloqueur. La tension d’entrée
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est simultanément comparée à une référence ±VRe f et amplifiée par un gain G (typique-

ment égal à 2). La valeur amplifiée et le résultat de la comparaison sont alors soustraits

modifiant ainsi le résidu analogique qui est appliqué à nouveau à l’entrée du comparateur

et ainsi de suite.

Cependant à cause des erreurs de désappariement des capacités, la valeur du gain G

est théorique et le moindre écart par rapport à cette valeur entraine une diminution de

résolution car :

— le résidu ne balaie pas la totalité de la plage de sortie de l’amplificateur (cas où G<2)

— il y a un risque de saturation de l’amplificateur entraînant une perte d’information

(cas où G>2)

FIGURE 3.6 – Schéma d’un ADC cyclique[3]

cyclic RSD ADC

Afin de palier aux deux problèmes d’amplifications provoqués par une imperfection

dans le niveau de comparaison, la technique du Redundant Signed Digit a été développée

par Ginetti [36]. L’architecture est identique à la précédente sauf que la comparaison va

s’effectuer avec deux comparateurs et les niveaux de transitions sont -Vr e f /4 et +Vr e f /4

comme le montre la figure 3.7. La sortie passe alors du binaire à un trio de valeurs -1, 0, 1

correspondant respectivement à Vin < -Vr e f /4, -Vr e f /4 < Vin < +Vr e f /4 et Vin > +Vr e f /4.

De part le résultat sur 3 niveaux, cette architecture est communément appelée architec-

ture à 1.5 bit/étage. cette architecture tolère des offsets allant de -Vr e f /4 à +Vr e f /4, ce qui

est bien moins contraignant.

Un résumé des performances des ADCs cycliques est montré dansle tableau 3.2.

TABLEAU 3.2 – Table récapitulative de l’ADC cyclique

ADC Résolution F (S/s) Consommation Taille Complexité

Cyclique o ++ - + +

++ : très bon, + : bon, o : neutre, - : mauvais, - - : très mauvais
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FIGURE 3.7 – Principe du RSD avec la comparaison 3 niveaux d’un ADC cyclique [4]

3.2.3 Convertisseurs SAR

Un CAN à approximation successive (SAR) compare le signal d’entrée, tension à conver-

tir, à une référence ajustée à chaque cycle de la conversion. Pour effectuer une conversion

avec une résolution de N bits, le CAN SAR a besoin de N cycles d’horloge. L’architecture

et le principe de fonctionnement d’un CAN SAR sont représentés sur la figure 3.8.

Un CAN de type SAR se compose d’un échantillonneur/bloqueur (S/H), d’un compa-

rateur, d’un DAC et d’un bloc logique fonctionnant sur le principe de dichotomie pour

contrôler le DAC.

FIGURE 3.8 – Architecture de CAN SAR et exemple de conversion [5]

Au début de la conversion, le signal d’entrée est échantillonné sur l’échantillonneur

et la tension Vd ac initialisée à 0.5Vr e f . Le premier bit D0 est donné par le comparateur et

va venir modifier le registre logique et le DAC. Après modification de la valeur VDAC, la

même opération est réitérée donnant ainsi le bit suivant D1 et ce, jusqu’à DN. La tension

de référence Vd ac au cours de la conversion est définie par

Vd ac =
N∑

i=1

(
Di .

Vr e f

2i

)
(3.9)
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avec Di le i-ème bit de la conversion.

Il existe plusieurs implémentations du bloc DAC dont la méthode la plus répandue

est le DAC utilisant une matrice de capacités. Cette méthode s’appuie sur le principe du

transfert de charges entre capacités pour modifier la valeur VDAC. Elle a été introduite par

McCreary [37] en 1975 et largement utilisée depuis pour les applications nécessitant une

résolution et une vitesse de conversion moyennes. Les ADCs SAR ont une faible consom-

mation car ils ne possèdent pas d’amplificateurs. En revanche leur taille est très impor-

tante car les puissances de deux du convertisseur sont implémentées avec des capacités,

pouvant aller jusqu’à 2N CU, CU étant la capacité unitaire. Ainsi les performances des

ADCs SAR sont résumées dans le tableau 3.3.

TABLEAU 3.3 – Table récapitulative des ADCs SAR

ADC Résolution F (S/s) Consommation Taille Complexité

SAR o ++ ++ - - o

++ : très bon, + : bon, o : neutre, - : mauvais, - - : très mauvais

3.2.4 Convertisseurs Σ∆

Les ADCs de typeΣ∆ utilisent le principe de sur-échantillonnage qui leur permet d’at-

teindre des résolutions très élevées au prix d’une diminution de la vitesse de conversion.

Dans cette section, le principe du sur-échantillonnage et du "noise shaping" est abordé,

puis l’architecture du Σ∆ est expliquée avec les améliorations qui lui ont été apportées,

dont le Σ∆ incrémental. Nous allons ensuite expliquer le Σ∆ incrémental, qui est un dé-

rivé du Σ∆ classique.

Sur-échantillonnage

Les ADCs Sigma-Delta (ouΣ∆) font partie de la famille des ADC à sur-échantillonnage.

Au lieu d’échantillonner à la fréquence de Nyquist, l’échantillonnage se fera à une fré-

quence Fs=OSR×Fnyq , OSR étant le facteur de sur-échantillonnage (ou Over Sampling

Ratio en anglais). Lorsque l’on suréchantillonne un signal, le bruit est réparti fréquen-

tiellement de façon uniforme sur la bande de conversion comme le montre la figure 3.9.

Comme le bruit présent dans la bande passante de l’ADC a diminué, le SNR augmente

permettant une meilleur conversion. Le facteur de sur-échantillonnage correspond alors

à un compromis entre la vitesse et la résolution d’une conversion.

Noise Shaping

En plus du sur-échantillonnage, dans le Σ∆, une mise en forme du bruit est réalisée

et une partie du bruit est rejetée dans les hautes fréquences comme le montre la figure
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FIGURE 3.9 – Influence du sur-échantillonnage sur le bruit dans la bande-passante de l’ADC

3.10. Cette mise en forme du bruit est réalisée par le modulateur du Σ∆, élément indis-

pensable du convertisseur et expliquée dans la suite. Par exemple, pour un modulateur

du 1er ordre, le SNR s’améliore de 9 dB lorsque l’OSR double. Une architecture utilisant le

sur-échantillonnage et le noise shaping est le modulateur Σ∆.

FIGURE 3.10 – Noise shaping d’un modulateur Σ∆ [5]

Principe du Σ∆

Le principe de la modulation Σ∆ est apparue dans les années 60 [38], mais son utili-

sation en tant que convertisseur analogique/numérique et apparue au cours des années

70 [39]. Cette architecture utilise un modulateur de premier ordre, comme montré sur la

figure 3.11. Elle se compose d’un modulateur analogique et d’un filtre de décimation nu-

mérique pour obtenir un résultat sur un nombre de bits N élevé. Le modulateur minimise

l’erreur entre l’entrée X et le retour du DAC, et ainsi diminue l’erreur entre la moyenne du

signal d’entrée et la moyenne du signal converti.

Afin de modéliser l’effet de la quantification introduite par le comparateur, celui-ci

peut être modélisé par une approche linéaire composée d’un additionneur avec le résidu

et un bruit blanc E, donnant une sortie D. Ainsi, la fonction de transfert Y(z) d’un mo-

dulateur du 1er ordre peut se décomposer en deux parties : une fonction de transfert du

signal (STF pour Signal Transfer Function) STF(z) et une fonction de transfert du bruit
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FIGURE 3.11 – Architecture d’un ADC Σ∆ du 1er ordre[6]

(NTF pour Noise Transfer Function) NTF(z). Cette fonction de transfert Y(z) s’écrit alors

sous la forme

Y(z) = STF(z)X(z)+NTF(z)E(z) (3.10)

STF(z) = H(z)

1+H(z)
= z−1

1+ z−1
(3.11)

NTF(z) = 1

1+H(z)
= 1− z−1 (3.12)

avec H(z) la fonction d’intégration. Le principe de la conversion Σ∆ a été étendu à des

applications passe-bande avec d’abord des circuits à capacités commutées [40], puis avec

des filtres à temps continu [41]. Les architectures utilisant un modulateur d’ordre 1 ont

l’inconvénient de nécessiter beaucoup de coups d’horloge pour réaliser une conversion.

De nombreuses solutions ont été étudiées en augmentant le nombre d’intégrateur dans

le modulateur.

Architecture avec modulateur d’ordre élevé

Des architectures avec des modulateurs d’ordre plus élevés [42], des topologies feed-

forward [43] ou encore des architectures en cascade, ou MASH pour multistage noise sha-

ping, à 2 ou 3 étages ont été étudiées, permettant d’accuentuer le noise shaping du Σ∆

[44][45]. Lorsque la caractéristique de transfert du SNR en fonction de l’OSR pour un mo-

dulateur d’ordre 1 a une pente de 9 dB/octave, cette pente est augmentée de 6 dB/octave

par ordre du modulateur supplémentaire. Ainsi un modulateur d’ordre 3 aura une pente

de 21 dB/octave. Une architecture MASH à 3 étages de Σ∆ avec un modulateur d’ordre 1

est montré sur la figure 3.12. Des architectures MSCL (multistage closed-loop), permet-

tant de plus grandes tolérances sur les coefficients du modulateur, ont également été dé-

veloppées [46]. Ce type d’architecture utilise un feedback global pour réduire la sensibi-

lité aux imperfections du circuit. Augmenter l’ordre du modulateur permet de réduire le

nombre de cycles nécessaires à une conevrsion, mais des problèmes de stabilité appa-

raissent. Des travaux visant l’étude de la stabilité de telles architectures ont été entrepris

[47].
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Toujours dans le but de réduire le nombre de cycles nécessaires, des architectures avec

des convertisseurs multi-bit sont apparues à la même époque [48]. A ce jour, les conver-

tisseurs Σ∆ sont encore largement étudiés avec des rapports signal sur bruit+distortion

(SNDR) pouvant atteindre 120 dB [49], ou des largeurs de bande supérieures à la dizaines

de MHz [50][51].

FIGURE 3.12 – Topologie d’un modulateur Σ∆ 3 étages [7]

3.2.5 Convertisseurs Σ∆ incrémental

Le convertisseur Σ∆ incrémental (Σ∆I) a été introduit par Plassche [52] puis étudié

plus en profondeur par J. Robert et al [53] et Markus [8]. Contrairement auΣ∆ classique où

la conversion d’un échantillon dépend des échantillons précédents (comme c’est le cas

pour un signal audio), le Σ∆I effectue une remise à zéro au début de chaque conversion,

venant ainsi décorréler les valeurs des différents échantillons. Ainsi, comme un conver-

tisseur de Nyquist, ce convertisseur est adapté à la conversion de données indépendantes

entre elles, comme les données issues de capteurs d’images.

De plus, du fait de la remise à zéro du Σ∆I à chaque conversion, l’analyse en régime

temporel est plus adaptée. Un exemple de modulateur est représenté sur la figure 3.13. Il

est composé d’un intégrateur, d’un comparateur, d’un DAC et d’un filtre numérique.

Lors de la conversion, l’erreur entre l’entrée et le retour du DAC est intégrée et la valeur

de l’intégrateur lors de la conversion s’écrit sous la forme

V[M] =
M∑

i=1
(Vi n[i ]−di [i ].Vr e f ) (3.13)

avec M l’OSR de la conversion. La dernière valeur de la conversion présente sur l’intégra-
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FIGURE 3.13 – Architecture d’un ADC Σ∆ incrémental du 1er ordre [8]

teur, notée V[M], est appelée le résidu de la conversion.

Le flot de bits di est alors envoyé à un filtre numérique, qui est en fait un compteur

pour un modulateur d’ordre 1. Ce filtre donne alors X̂, qui est un signal estimé de l’entrée

Vi n , et peut s’écrire sous la forme

X̂ = 1

K

M−1∑
i=1

di [i ] (3.14)

avec K un coefficient dépendant de l’ordre du modulateur utilisé et de l’OSR. Ici, pour un

modulateur d’ordre 1 et un OSR de M, K s’écrit

K =
M−1∑
i=1

1 = M−1 (3.15)

A partir de l’équation (3.13) et (3.14), on peut écrire l’erreur de conversion sous la

forme

E = X− X̂ = 1

K
V[M] (3.16)

A partir de l’équation (3.16), on peut remarquer que le résidu analogique V[M] et l’erreur

de conversion E sont proportionnels avec un facteur K dépendant de l’OSR. On s’aperçoit

que pour un Σ∆I d’ordre 1, augmenter l’OSR revient à diminuer l’erreur de conversion,

donc à augmenter la résolution du convertisseur. Pour un modulateur d’ordre 1, un OSRT

de 2N est nécessaire pour atteindre une résolution de N bits. Ce résidu, qui est l’image

de l’erreur de conversion, peut aussi être converti à nouveau afin de venir estimer cette

erreur de conversion et augmenter ainsi la résolution du convertisseur. Cette idée est dé-

veloppée dans la section suivante.

Comme pour le Σ∆, le convertisseur Σ∆ incrémental est utilisé pour les applications

nécessitant une résolution élevée et des architectures avec plusieurs intégrateurs en cas-

cade ont été développées pour réduire le nombre de cycles nécessaires et atteindre des

résolutions élevées.

Suivant les besoins des systèmes, les modulateurs sont soit à temps continu, soit à

temps discret. Des architectures à temps continu avec des modulateurs d’ordre élevés ont
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été développés pour la réalisation de multiplexage temporel de signaux[54][55].Pour la

réalisation de modulateurs à temps discrets, leΣ∆ est utilisé pour sa simplicité matérielle,

comme le présente Lee et al [56] avec un ADC 13-bit pour une application dédiée à la

détection d’ions. De son côté, Quiquempoix et al[57] a développé un ADCΣ∆ incrémental

22-bit utilisant un modulateur d’ordre 3.

Un ADCΣ∆ est composé d’un modulateur et d’un filtre numérique. Indépendamment

du modulateur, le filtre numérique utilisé peut influencé sur la conversion et la résolu-

tion. C’est pourquoi, afin d’optimiser la conversion, différents travaux sur les filtres nu-

mériques de reconstruction du signal ont été réalisés [58][59] [60][61]. De la même façon

que le Σ∆ classique, le Σ∆ incrémental peut utiliser des architectures multi-bit, toujours

dans l’optique d’augmenter la vitesse de conversion [62][63].

Un récapitulatif des ADCs Σ∆ incrémental est présenté dans le tableau 3.4. Ce type

de convertisseur permet d’atteindre des résolutions élevées grâce au suréchantillonnage.

Cependant, du fait du nombre élevé d’amplificateurs qui dépend de l’ordre du modula-

teur, leur consommation et leur complexité est en général plus importante que les ADCs

vu précédemment.

TABLEAU 3.4 – Table récapitulative de l’ADC Σ∆ incrémental

ADC Résolution F (S/s) Consommation Taille Complexité

Σ∆I ++ - o - o

++ : très bon, + : bon, o : neutre, - : mauvais, - - : très mauvais

3.2.6 Convertisseurs hybrides

Afin d’augmenter la résolution, des architectures hybrides ont été développées. Une

architecture d’ADC hybride est montrée figure 3.14. Les ADCs hybrides sont des conver-

tisseurs se servant du résidu du modulateurΣ∆ incrémental pour effectuer une deuxième

conversion et ainsi augmenter la résolution. En effet, les ADCs Σ∆I ont l’avantage de pré-

senter un résidu analogique en sortie de leur dernier intégrateur. Ce résidu analogique,

proportionnel à l’erreur de conversion du Σ∆I, est converti à travers un autre ADC, géné-

ralement de type Nyquist (SAR ou cyclic), afin d’augmenter la résolution.

L’ADC Σ∆I réalise d’abord une première conversion sur N1 bits et fournit un résidu

analogique V[M], proportionnel à l’erreur de conversion. Ce résidu analogique est alors

converti par un ADC de type Nyquist sur une résolution de N2 bits, pour atteindre une ré-

solution totale N=N1+N2 bits. Ce type de convertisseur, composé d’un modulateur d’ordre

1 et d’un ADC cyclique, nécessite 2M +N coups d’horloge, au lieu d’un OSR de 2M+N pour

un IΣ∆ d’ordre 1. Cela permet de réduire significativement le nombre de cycles néces-

saires pour réaliser une conversion.

Des architectures composés de Σ∆I et de convertisseur cyclique pour convertir le ré-

sidu analogique ont été développées. Ainsi Rossi et al [64] a conçu un ADC 16 bits en
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FIGURE 3.14 – Architecture d’un ADC hybride

FIGURE 3.15 – Architecture du modulateur de 2nd ordre [9]

technologie 0.18 µm. Le modulateur du Σ∆I est d’ordre 1 et le convertisseur a une réso-

lution totale N répartie de façon suivante : N1 de 8 bits et N2 de 8 bits. Ce convertisseur

a alors besoin de 271 cycles et atteint un ENOB de 13.4 bits pour une consommation de

150 µW et une fréquence d’échantillonnage de 1 kS/s. Une amélioration de cet ADC a été

proposée [65] et utilise un Σ∆I à MASH afin de réduire le nombre de cycles nécessaires et

étudie l’impact des non-idéalités du système. Suivant l’erreur commise, la répartition de

la résolution entre les deux étages est ensuite donnée pour des architectures allant de 12

à 20 bits.

Des architectures utilisant un ADC SAR pour traiter le résidu ont également été déve-

loppées par Agah et al [9]. Cette architecture utilise un modulateur Σ∆I d’ordre 2 et un

ADC SAR de 11 bits montré respectivement figure 3.15 et 3.16. Un modulateur de second

ordre permet de réduire le nombre de cycles nécessaire à la conversion. L’amplificateur

utilisé dans l’intégrateur du modulateur est un folded cascode avec un gain de 92 dB et un

produit gain-bande de 370 MHz, afin de réaliser correctement l’intégration. Ce convertis-

seur a un OSR global de 45 pour une fréquence de conversion de 1 MS/s. Cet ADC atteint

un SNDR de 86.3 dB pour une puissance de 33.4 mW.

Cependant, cette faculté à atteindre les hautes résolutions se fait au détriment de la

complexité de l’ADC. En effet, et particulièrement dans [9], les dynamiques de sortie et

d’entrée du premier et second étage doivent être compatibles. Ce dernier point sera vu

plus en détail dans le chapitre suivant. De plus deux logiques de commande différentes
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FIGURE 3.16 – Architecture du DAC de 11 bits segmenté avec les capacités parasites [9]

doivent être intégrés pour les deux types d’ADCs.

Un résumé des performances de ce type de convertisseur est montré dans le tableau

3.5.

TABLEAU 3.5 – Table récapitulative des ADCs par intégration

ADC Résolution F (S/s) Consommation Taille Complexité

Hybride ++ o o - - -

++ : très bon, + : bon, o : neutre, - : mauvais, - - : très mauvais

3.2.7 Résumé et comparaison des ADCs

Un résumé des performances des convertisseurs analogique-numérique est montré

dans le tableau 3.6. Une extension graphique de ce tableau issue de la base de donnée de

Murmann est utilisé pour une meilleure visualisation des performances. Ce récapitulatif

est montré sur la figure 3.17. Ce tableau est représentatif des ADCs dans un contexte gé-

néral. Cependant, ces convertisseurs ne sont pas comparables à ceux utilisés en imagerie,

et une seconde étude est alors réalisée.

TABLEAU 3.6 – Table de comparaison des CANs

ADC Résolution F (S/s) Consommation Taille Complexité

Simple rampe - - - + + ++

Cyclique o ++ - + +

SAR o ++ ++ - - o

Σ∆I ++ - + + -

Hybride ++ o o - - -

++ : très bon, + : bon, o : neutre, - : mauvais, - - : très mauvais

Walden FoM

Afin de comparer les différents ADCs entre eux, une figure de mérite ou Figure-Of-

Merit en anglais, abrégé en FoM a été introduite par Walden[66] et est définie par

FoMw = PD

2ENOB ×FS
(3.17)
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FIGURE 3.17 – Schema simplifié d’un ADC SS two-step [10]. Le CDS analogique est réalisé par le
transistor ΦAZ

où PD est la puissance dissipée par l’ ADC en Watt et FS sa fréquence de conversion en Hz.

Ce FoM représente l’énergie consommée pour effectuer une conversion. Il est exprimé

en J/conversion. Ce FoM met par exemple en équation le fait que doubler la puissance

consommée et en même temps augmenter la résolution d’un bit revient au même d’un

point de vue énergétique.

3.3 ADC colonne pour imageurs

Après cette présentation des architectures d’ADC typiquement utilisées en imagerie,

il s’agit ensuite de focaliser l’état de l’art sur les architectures développées et les réali-

sations dans ce domaine. Il a été vu précédemment que les ADCs colonne permettaient

de relâcher la contrainte de vitesse, permettant ainsi d’adresser des matrices de pixels

plus importante. Le principal défi de ces architectures est l’insertion d’un ADC dans la

largeur qu’un pixel. En effet, la largeur d’un pixel varie de quelques µm pour les applica-

tions grand public nécessitant une grande densité d’intégration à quelques dizaines de

µm pour les applications spécialisées à faible flux lumineux comme l’aérospatial. Afin de

faciliter l’intégration dans la largeur du pixel, des ADCs sont disposés de part et d’autres

de la matrice de pixel, permettant ainsi de doubler la largeur disponible de l’ADC pour

la même taille de pixel. De part cette intégration colonne, les ADCs pour imageurs ne

sont pas comparables aux ADCs d’un autre domaine car ne sont pas soumis aux mêmes

contraintes spatiales.

Dans cette partie, une étude des ADCs pour imageurs est réalisée afin de pouvoir la

plus prometteuse pour la suite de cette thèse. Cetté étude est portée sur les choix d’ar-

chitecture les plus populaires et répandues avec dans l’ordre : ADC simple rampe, ADC

cyclique, ADC SAR, ADC Σ∆I, ADC hybride et ADC Σ∆I two-step.
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3.3.1 Termes liés à l’imagerie

Afin de pouvoir comparer les différents ADCs entre eux dans ce contexte précis, il est

nécessaire d’introduire de nouveaux critères et moyens de comparaison.

CIS FoM

Les CIS sont des applications très spécifiques pour le monde de la conversion analo-

gique/numérique. Le point le plus restrictif est la largeur de l’ADC qui doit tenir dans une

largeur de pixel. Le layout ne doit donc pas dépasser en général une dizaine de µm de lar-

geur avec une longueur libre, entrainant des complications. Afin de prendre en compte la

largeur du pixel, celle-ci est ajoutée au FoMW en µm. Un FoMCIS adapté peut donc être

introduit et est défini par

FoMCIS = PD ×pi tch

2ENOB ×FS
(3.18)

où le pitch est la largeur d’un pixel. De ce fait, ce nouveau FoM va dans le sens du "lower

is better" en récompensant les pixels avec un petit pitch. Le FoMCIS s’exprime alors en

µm.pJ/step.

Performances des ADCs

Dans la littérature de l’imagerie, il existe deux types de travaux : la conception d’un

ADC ou du système d’imagerie complet. Afin de pouvoir comparer les ADCs de ces dif-

férents travaux, il est nécessaire d’introduire des éléments que l’on puisse comparer, no-

tamment sur la consommation/ADC ou la fréquence d’échantillonnage. Pour les systèmes

complets d’imagerie sans information sur l’ADC en lui même, on va introduire des perfor-

mances systèmes, comme la consommation ou encore la fréquence d’échantillonnage.

On va alors extraire les performances de l’ADC des performances globales du système.

Nous pouvons alors définir

PADC(s y s) = Ps y s

#colonnes
(3.19)

FS(s y s) = FPSs y s

#l i g nes
(3.20)

où PADC(s y s) est la consommation de l’ADC issue du système, Ps y s la consommation totale

du système, FS(s y s) la fréquence d’échantillonnage de l’ADC issue du système et FPSs y s le

taux de rafraichissement de la matrice, ou le nombre d’image par seconde.

3.3.2 Single-Slope ADC

Les SS-ADCs sont abordés les premiers du fait de leur simplicité d’intégration. De

nombreux systèmes d’imagerie ont été réalisés avec des SS-ADCs car il est très facile d’at-

teindre 10 bits. Par exemple Cho et al [67] a développé un ADC simple rampe 11 bits né-
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cessitant 2048 cycles pour un imageur VGA (640(H)×480(V), soit 0.307 Mpixels) avec une

fréquence de 30 images/s. Une consommation de l’ADC issue du système peut être dé-

duite et est définie par la consommation totale du CIS divisée par le nombre de colonnes.

Dans ce cas, la consommation système est de 67 µW.

Nitta et al [10] propose un ADC simple rampe 10-12 bits utilisant un CDS (pour "Corre-

lated Double Sampling") analogique et numérique compatible avec un imageur haute ré-

solution. L’architecture développée est montrée sur la figure 3.18. L’ADC convertit d’abord

la valeur de la remise à zéro du pixel (avecΦAZ), puis l’intégration analogique est effectuée

en sommant cette valeur de pixel à la nouvelle valeur du pixel que l’on souhaite conver-

tir. Un CDS numérique est ensuite effectué afin dé réduire les différents niveaux de re-

set entre pixels, appelé "Fixed Pattern Noise" (FPN). L’imageur développé comporte 2,7

Mpixels, a une fréquence de 180 images/s, avec une plage dynamique de 68 dB pour une

consommation système de l’ADC de 300 µW.

FIGURE 3.18 – Schema simplifié d’un ADC SS two-step [10]. Le CDS analogique est réalisé par le
transistor ΦAZ

Une des limitations des ADCs simple rampe est le bruit lié au pixel et au convertisseur.

Afin de diminuer le bruit de l’ADC, Chen et al [68] propose un ADC avec une résolution

variable de 10-12 bits, utilisant un amplificateur colonne en addition de la méthode CMS

("Correlated Multiple Sampling") qui consiste à effectuer plusieurs échantillonnages. Le

CMS permet ainsi de réduire le bruit thermique et le bruit venant du pixel. Des études de

bruit dans un CDS d’imageur ont étaient réalisées par Cheon et al [69]. Des analyses de

bruit sont réalisées à la fois en régime fréquentiel mais aussi en régime transitoire per-

mettant une estimation plus précise de ce bruit.

Le principal défaut de ces ADCs reste le nombre de cycles nécessaires pour réaliser

une conversion (2N pour N bits). Cette limitation pose des problèmes pour les circuits de

sortie dont la quantité de données à transiter peut atteindre plusieurs Gb/s, (0.6 Gpixel/s

[10], 5 Gpixel/s [70] ou encore 1 Gpixel/s [71]). Même si ces spécifications ne concernent

pas nos objectif, de part ces limitations, l’ADC simple rampe reste limité dans les applica-
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tions nécessitant une résolution d’une dizaine de bits.

Two-step SS ADC

Les SS-ADCs classiques étant très limités en résolution, des améliorations architec-

turales ont alors été considérées. Leur principal défaut étant leur vitesse de conversion,

à savoir 2N cycles nécessaires pour atteindre une résolution de N-bits, des architectures

two-step ont vu le jour. Ces architectures two-step effectuent une conversion en étapes,

permettant ainsi de réduire le nombre de cycles nécessaires de 2N à 2N1 +2N2 avec N1 et

N2 respectivement la résolution de la première et de la deuxième étape.

Lim et al [11] a développé en 0.35µm un CIS utilisant un ADC two-step 10 bits com-

patible avec une largeur de pixel de 5.6 µm. Cette architecture, représentée sur la figure

3.19, propose de stocker le résidu de la première conversion sur une capacité et de réutili-

ser cette valeur comme un offset pour la fin de la conversion. Une correction d’erreur est

également proposée permettant encore d’augmenter la résolution. Ce CIS a une DR de

64.8 dB et a une consommation système de 112 µW/ADC pour une fréquence d’échan-

tillonnage de 250 kHz. Hwang et al [72] a développé un CIS avec un SS-ADC 10 bits en

FIGURE 3.19 – Schema simplifié d’un ADC SS two-step [11]

technologie 0.13 µm utilisant deux étapes pour réaliser une conversion. La largeur du

pixel est de 2.25 µm. Cela permet de diminuer le nombre de cycles de 1024 à 64 (25 + 25).

Les erreurs induites par le comparateur sont compensées par un CDS hybride. L’utilisa-

tion de ce CDS réduit le FPN, permettant à ce CIS atteint une DR de 62 dB. La consomma-

tion équivalente système d’un ADC par colonne est de 109 µW.

Lee et al [73] a développé une architecture en 0.13 µm sans capacité mémoire pour

stocker le résidu de la première conversion. Cela permet de s’affranchir des capacités pa-

rasites pouvant influencer la rampe de la deuxième conversion. A la place, un DAC résistif

est utilisé pour cette deuxième conversion. Cette architecture 12 bits occupe une surface

de 11.2 µm × 590 µm pour une consommation système par colonne de 112 µW.

Tous ces systèmes développés permettent en partie de s’affranchir de l’inconvénient

du nombre de cycles élevé nécessaires aux ADCs simple rampe pour atteindre des réso-
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lutions élevées. Cependant du fait de la précision requise pour la génération de la rampe,

il reste difficile pour ces ADCs d’atteindre des résolutions dépassant 12 bits. Ces ADCs

restent donc très utilisés pour les imageurs grands publics ou nécessitant des résolutions

moyennes mais sont insuffisants pour atteindre 14 bits.

TABLEAU 3.7 – Table récapitulative des ADCs à intégration dans le domaine de l’imagerie

Ref Type Techno Pixel Pitch N Fs P Taille FoMCIS

(µm) (µm) (bits) (kHz) (µW) (µm ×µm) (µm.pJ/step)

[67] SS 0.13 2.25 11 20* 67* 4.5×- 3.7

[10] SS 0.18 3.63 10-12 260* 300* 3.63×- 4.1

[68] SS 0.18 10 10-12 14-11 390 10×- 272

[11] 2S SS 0.35 5.6 10 24 94* 11.2×- 21.4

[72] 2S SS 0.13 2.25 10 200 109* 5×- 1.2

[73] 2S SS 0.13 5.6 12 153* 112* 11.2×590 1

* : données système

SS : ADC simple rampe

2S SS : ADC simple rampe two-step

3.3.3 ADCs Cycliques pour imageurs

Compte tenu des problèmes de vitesse de conversion des SS-ADCs, les ADCs cycliques

sont des candidats idéaux aux applications haute vitesse car ils ne nécessitent que N

cycles pour atteindre une résolution de N bits. Comme nous l’avons évoqué précédem-

ment dans la paragraphe 3.2.2, le challenge de cet ADC qui limite la résolution à une dou-

zaine de bits est le gain de l’amplificateur utilisé dans l’intégrateur et la précision de la

multiplication par deux. Cependant, l’utilisation du RSD permet à ce convertisseur d’être

largement utilisé. En effet, Park et al [12] a développé un CIS en 0.18 µm avec un ADC

cyclique 13-b single-ended représenté figure 3.20. Un CDS digital est utilisé, ainsi qu’un

générateur de référence intégré et une technique de return-to-zero enlevant les erreurs

causées par le couplage digital. Cet ADC consomme 300µW pour une fréquence d’échan-

tillonnage de 435 kHz. Cet ADC occupe une largeur de 5.6 µm et est compatible avec les

pixels de taille identique. En suivant le même principe, Furuta [74] a développé un ADC

12 bits compatible avec une largeur de pixel de 20 µm, avec encore une fois l’objectif de

diminuer le temps de conversion afin d’atteindre des fréquences d’affichage très élevées

de l’ordre de 3500 images/s. Pour cela, il utilise des capacités plus petites pour les LSBs

Mase et al [75] a développé en technologie 0.25 µm un système à intégration multiple

permettant d’augmenter la résolution avec un ADC 12 bits compatible avec une largeur

de pixel de 10 µm. L’ADC utilisé est composé d’un amplificateur, 6 capacités et deux com-

parateurs pour le RSD. Le partage de composants permet de réduire le bruit du système.

La consommation de l’ADC est de 150 µW et sa fréquence d’échantillonnage est de 345

kHz.
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FIGURE 3.20 – Architecture d’un ADC cyclique 13-bit [12]

Malgré cela, les structures classiques d’ADC cycliques , sans tenir compte de l’ima-

geur, sont encore limitées en résolution. Les développements de cet ADC se portent alors

plus sur une optimisation de l’intégration colonne ou encore la mise en pipeline d’ADC

afin de diminuer encore le temps de conversion.

ADC partagé

La principale difficulté des ADCs colonne est la nécessité de faire correspondre la lar-

geur d’un ADC à celle du pixel, affectant de manière notable les performances de l’ADC.

Afin d’atténuer ce facteur, deux pixels voisins d’une même ligne peuvent partager l’ADC,

en plus de l’alternance pixel pair/impair. Lim et al [13] a exploité cette idée et conçu en

0.13 µm un ADC cyclique 10 bits partagé entre deux pixels, avec deux ADCs placés l’un

au dessus de l’autre. Cela permet à un ADC, comme le montre la figure 3.21, d’avoir une

largeur de 8 pixels, relaxant la contrainte due au layout et permettant d’utiliser des pixels

plus petits. L’ADC différentiel, composé d’un amplificateur et de 4 capacités identiques

consomme 180 µW pour deux colonnes, avec une fréquence d’échantillonnage de 2 MHz

pour une surface de 18 µm × 240 µm.

Two-step ADC

Pour les applications nécessitant une fréquence d’échantillonnage élevée, comme la

ultra-high-definition television (UDTV) où FS>500 kHz, une autre approche est d’utiliser

une conversion pipeline à 2 étages. Watabe et al [76] a développé un ADC cyclique two-

step pipeline 12 bits, décomposé en une première conversion de 4 bits et une deuxième

de 8 bits. la consommation est réduite en diminuant la taille des capacités du deuxième

étage. Chacune des conversions dure alors 1.92µs, pour une fréquence d’échantillonnage

de 520 kHz. La consommation du système est de 102 µW/colonne pour un SNR de 39 dB.
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FIGURE 3.21 – Architecture d’imageur utilisant un ADC cyclique de 12-b avec une largeur de 8
pixels [13]

TABLEAU 3.8 – Table récapitulative des ADCs cycliques dans le domaine de l’imagerie

Ref Type Techno Pixel Pitch N Fs P Taille FoMCIS

(µm) (µm) (bits) (kHz) (µW) (µm ×µm) (µm.pJ/step)

[74] Cyc 0.25 20 12 2000 430 40×- 1.05

[75] Cyc 0.25 10 12 345 150 20×- 1.06

[13] Cyc-Y 0.13 2.25 10 2000 180 18×240 0.198

[76] 2S Cyc 0.18 2.8 12 520 102* 5.6×- 0.13

[77] Cyc 0.18 5.6 13 435 300 5.6×- 0.471

* : données système

Cyc : ADC cyclique

Cyc-Y : ADC cyclique partagé

2S Cyc : ADC cyclique two-step

Un résumé des performances des ADCs cycliques est montré dans le tableau 3.8. Comme

les SS-ADCs, les ADCs cycliques ont du mal à atteindre des résolution allant au delà de 12

bits. Malgré cela, ils sont largement utilisés dans les applications haute-vitesse mais ne

sont pas compatibles avec notre application et les spécifications systèmes requises.

32



CHAPITRE 3. CONVERSION ANALOGIQUE/NUMÉRIQUE POUR LES
IMAGEURS

3.3.4 SAR ADC pour CIS

Dans la course aux ADCs basse consommation pour des applications qui nécessitent

quelques centaines de kHz en fréquence d’échantillonnage, les SAR ADCs sont des can-

didats idéaux.

Une architecture présentant une intégration colonne avec un ADC SAR intégré est in-

troduite par Zhou [78] et reprise plus tard par Krymski [79]. Dans ce dernier travail, un

ADC SAR 10 bits en technologie 0.35 µm compatible avec une largeur de pixel de 7 µm et

consommant moins de 300 µW est utilisé. Ce développement précoce a permis de démo-

cratiser la technologie des ADC colonne. Cependant la taille des SAR ADCs, et plus par-

ticulièrement leur DAC capacitif, a freiné ce développement pour les applications haute

résolution. Il aura fallu attendre la miniaturisation de la technologie et le développement

d’architectures dérivées du SAR ADC à DAC classique pour rendre ces architectures at-

trayantes et compétitives en terme de résolution et de surface occupée.

Il existe plusieurs améliorations du SAR à DAC capacitif qui ont été développées pour

les systèmes d’imagerie CMOS. Les améliorations architecturales des ADCs SAR sont les

suivantes :

• DAC segmenté

• Echelle de référence de tension (ou voltage reference scaling)

• Conversion en 2 étapes

• Approche système avec conversion massivement parallèle

SAR à DAC segmenté

Afin de réduire la taille du DAC capacitif, qui est l’un des inconvénients majeurs du

SAR ADC, une solution est de le segmenter, diminuant ainsi la taille des capacités uti-

lisées, comme le montre la figure 3.22. Cette architecture 12 bits a été développée par

Quanliang et al [14] en technologie 0.18 µm. Le DAC capacitif est différentiel et divisé

entre deux sous-DACs de chacun 6 bits, portant la capacité maximale du DAC à 26 CU au

lieu de 212 CU. Ce travail s’est essentiellement porté sur l’économie d’énergie et la cali-

bration numérique. L’économie d’énergie est réalisée sur la consommation statique des

pré-amplificateurs du comparateur, en coupant cette consommation durant les phases

où l’ADC est inutilisé. Cette technique permet de diminuer de 32% la puissance statique

du système. La surface de l’ADC est donc de 20µm × 2020µm et consomme 260µW, pour

un SNDR de 58 dB sans calibration et 64.4 dB avec calibration.

Tsai et al [80] a poussé le concept du DAC segmenté plus loin en séparant le DAC en

trois parties (4 bits côté MSB, 4 bits intermédiaires et 2 bits côté LSB). Cette séparation

pondère les différentes erreurs et mismatchs entre les différents étages et une calibration

numérique est alors nécessaire. L’ADC 10 bits a été implémenté en 0.18 µm pour une

surface de 10 µm × 490 µm (sans la partie de contrôle numérique). Il consomme 35.4 µW

33



CHAPITRE 3. CONVERSION ANALOGIQUE/NUMÉRIQUE POUR LES
IMAGEURS

FIGURE 3.22 – Architecture d’ADC SAR 12 bits avec DAC segmenté en deux parties[14]

pour une fréquence d’échantillonnage de 240 kS/s. La calibration numérique améliore

l’ENOB de 7.5-bit à 8.22 bits.

Xu et al [81][82] a travaillé sur un ADC 10 bits (2 sous-DACs de 5-bits) en 0.18 µm avec

du dithering. Il analyse les effets du désappariement des capacités, principal limitant de

la résolution des SARs, ainsi que le principe du dithering et de la calibration associée.

Grâce au dithering, la moyenne du SNDR des chip testées passe de 49.7 dB à 60.9 dB. La

consommation de cet ADC est de 58 µW pour une fréquence d’échantillonnage de 768

kS/s et sa taille est de 15 µm × 710 µm. Xu et al [83] a également réalisé un ADC 12 bits sur

la même méthode, avec un SNDR de 65 dB, une consommation de 56 µW, une fréquence

d’échantillonnage de 411 kS/s pour une surface de 17.4 µm × 744.8 µm.

Voltage reference scaling

Une autre solution pour réduire la taille du DAC n’est pas de le diviser comme précé-

demment mais d’utiliser plusieurs tensions de références suivant les différentes tailles de

capacités liées aux bits. Par exemple au lieu d’utiliser une capacité deux fois plus petite,

la capacité reste inchangée et c’est la référence qui va être divisée par deux.

Matsuo et al [15] a développé un CIS en 0.18 µm avec un ADC 14 bits représenté figure

3.23. Cet ADC utilise trois références de tensions, Vr e f , Vr e f /22 et Vr e f /24. Grâce à ces ré-

férences, la taille de la capacité du MSB, qui est la plus grosse, passe de 213 à 29 la capacité

unitaire. La surface du DAC est alors de 8.4 µm × 1320 µm. La consommation de cet ADC

est de 41 µW pour une fréquence d’échantillonnage de 588 kS/s.

Un ADC 10 bits a été développé par Zhong et al [84]. Cette architecture est basée sur un

réseau C-2C pour les 4 bits de poids faibles, en puissance de deux pour les capacités res-

tantes et comporte 4 tensions de référence, réduisant la capacité maximale de 29 à seule-

ment 23 la valeur de la capacité unitaire. Cette réduction de taille de capacité entraîne une

réduction de surface de quasiment un facteur 26. L’ADC a été conçu en technologie 0.35

µm et a une surface de 20 µm × 320 µm. Sa consommation simulée est de 9.8 µW pour
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FIGURE 3.23 – Architecture d’ADC SAR 14 bits avec une échelle de tension de références[15]

une fréquence d’échantillonnage de 10 kHz.

Two-step SAR ADC

Afin d’augmenter la résolution sans augmenter de façon considérable la taille du DAC,

une conversion en deux étapes est possible en réutilisant le DAC. Chaque registre associé

aux capacités comporte alors 2 bits pour effectuer cette conversion en deux étapes. Ce-

pendant, la deuxième étape ne nécessite aucune régénération de la tension d’entrée car

le même DAC est utilisé deux fois et les ADCs SAR ne génèrent aucun résidu analogique.

De ce fait, la notion de convertisseur SAR en deux étapes diffère de celle introduite dans

des architectures à base de Σ∆ incrémental.

Shin et al [16] a développé un ADC 14 bits en technologie 0.13 µm, compatible avec

un pixel de 9 µm de largeur. Le DAC segmenté est composé de 3 et 4 bits et utilise des

références de tensions différentes pour les deux étapes de la conversion et est représenté

en figure 3.24. Un schéma de génération des tensions de référence est proposé. L’ADC

permet de réduire drastiquement la consommation d’énergie de commutation qui est

seulement de 1.06% de celle du SAR équivalent de référence. Le SNDR est de 73.4 dB sans

calibration et de 81.5 dB après calibration.

Kim et al [85] a amélioré l’ADC précédent en appliquant un échantillonnage pseudo-

multiple (PMS) pour réduire le bruit et atteindre des résolutions élevées par sommation

de conversions basse résolution. Cet ADC consomme au total 55 µW pour une résolution

théorique de 14 bits, avec un DNL compris entre +0.99/-0.90 LSB. Il occupe une place de

11.2 µm × 990 µm
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FIGURE 3.24 – Architecture d’ADC SAR 14 bits avec une échelle de tension de références[16]

Conversion massivement parallèle

Comme les SAR ADCs sont rapides, un partage d’un ADC entre plusieurs colonnes est

possible afin de réduire les contraintes dues au layout. Lin et al [86] a développé un CIS en

0.13 µm avec un ADC 8 bits partagé entre 16 colonnes. L’effort est mis sur la réduction de

la consommation grâce à une procédure de switching minimisant les pertes de charges. Il

consomme 330 µW pour une fréquence d’échantillonnage de 16 MHz et atteint un SNDR

de 45.16 dB. La taille de l’ADC est de 70 µm × 200 µm et est compatible avec un pixel de

largeur 4.375 µm.

Funatsu et al [87] a développé un CIS où un ADC est partagé entre 32 colonnes. Ce

convertisseur est développé pour des systèmes avec une grande matrice de pixels (15000

× 8700 pixels). L’ADC utilisé a 10 bits et a une fréquence d’échantillonnage de 18 MHz.

Résumé des ADCs SAR pour l’imagerie

Les performances des ADCs SAR pour imagerie sont résumées dans le tableau 3.9 sui-

vant leurs caractéristiques de DAC. Ces ADCs sont très compétitifs du point de vue de

leur FoMCIS . De nouvelles structures permettent de commencer à approcher les 14 bits

de résolution en ENOB.

3.3.5 Σ∆ incrémental

Des travaux ont exploité les avantages du Σ∆ incrémental pour concevoir des ADCs

ayant des résolutions élevées. Mahmoodi et al [88] a étudié la faisabilité en 0.18 µm d’un

Σ∆I d’ordre 1 pour des imageurs CMOS. Ce travail se focalise sur le design analogique de
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TABLEAU 3.9 – Table récapitulative des ADCs SAR dans le domaine de l’imagerie

Ref Type Techno Pixel Pitch N Fs P Taille FoMCIS

(µm) (µm) (bits) (kHz) (µW) (µm ×µm) (µm.pJ/step)

[14] seg 0.18 - 12 833 260 20×2020 0.760

[80] seg 0.18 - 10 240 35.4 10×490 0.710

[81] seg 0.18 - 10 768 58 15×710 0.055

[83] seg 0.18 - 12 411 56 17.4×744.8 0.81

[15] VRS 0.18 4.2 14 588 41 8.4×1320 0.017

[84] VRS 0.35 - 10 10 9.8 20×320 9.57

[16] 2S 0.13 - 14 - - 9×- -

[85] 2S 0.13 5.6 14 58* 55.1 11.2×990 0.325

[87] mass 0.18 2.45 10 18000 22700* ∼156×- 0.302

* : données système

seg : ADC SAR avec un DAC segmenté

vsr : ADC SAR avec tension de référence mise à l’échelle

2S SAR : ADC SAR two-step

mass : ADC SAR massivement parallèle

l’OTA ainsi que de ses spécifications requises à partir du temps disponible pour effectuer

sa conversion. Ce convertisseur a un OSR de 1000 pour un taux d’échantillonnage de 50

kHz et consomme 210 µW pour un SNR de 70 dB.

Afin d’augmenter la sensibilité de l’imageur pour les faibles illuminations, Xhakoni et

al [89] a développé un modulateur Σ∆ dont les références dépendent de la valeur d’en-

trée, permettant ainsi de réduire le bruit thermique ainsi que l’étape de quantification.

Cette architecture avec un OSR de 40 permet d’atteindre un niveau de bruit thermique

équivalent avec à un Σ∆ incrémental classique ayant un OSR de 110.

Cependant, dû à la consommation et la taille excessives des modulateurs Σ∆, de nou-

velles architectures ont été recherchés afin de rendre plus accessible les ADCs Σ∆I pour

les imageurs. Une des solutions est le modulateur à base d’inverseurs, qui est détaillé juste

après.

Inverter-based modulator

Dans un modulateur Σ∆I, les intégrateurs, réalisés par des amplificateurs, sont l’un

des points clés à réaliser. La précision de l’intégration dépend directement du gain de

l’amplificateur dans le cas d’un modulateur d’ordre 1, en supposant qu’il n’y ait pas d’er-

reur dynamique de transfert de charge. Cependant, lorsque le modulateur comporte plu-

sieurs intégrateurs en cascade, le gain global nécessaire au convertisseur est le produit

du gain de chaque amplificateur. Grâce à la mise en cascade des intégrateurs, le gain de

chaque intégrateur peut ainsi être réduit, facilitant le design analogique.
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Or l’architecture d’amplificateur la plus simple est un inverseur dont le gain peut at-

tendre 35 dB, ceux-ci peuvent alors être utilisés pour réaliser les intégrateurs et ainsi ré-

duire la surface utilisée et la puissance consommée par les amplificateurs. Par ailleurs il

a été démontré que les caractéristiques des inverseurs, et principalement leur offset, sont

très dépendantes du process de réalisation [90]. Or pour pouvoir utiliser l’inverseur dans

un intégrateur, il est nécessaire de travailler dans la zone où le gain est le plus élevée,

donc autour de leur offset, ou encore leur point de fonctionnement. Dans un circuit, ce

maintien autour du point de fonctionnement est effectué grâce à une masse virtuelle sur

une des entrées différentielle de l’amplificateur. Cependant les inverseurs, contrairement

aux amplificateurs plus classiques (comme le cascode, le folded cascode), n’ont pas de

masse virtuel à cause de leur unique entrée. Afin de résoudre ce problème, une technique

d’auto-zeroing est utilisé [90], où l’inverseur est ramené à son point de fonctionnement à

chaque phase.

A partir de là, des architectures de Σ∆I ont pu être développés. Ainsi, Chae et al [17] a

développé en 0.13 µm un ADC utilisant des inverseurs comme amplificateurs, comme le

montre la figure 3.25, afin de réduire à la fois la taille et la consommation des ADCs. Une

technique d’auto-zéro est utilisée pour compenser l’offset des inverseurs et une séquence

de commutation des interrupteurs est proposée pour diminuer le gain requis pour les

inverseurs. Pour un OSR de 110, cet ADC consomme léquivalent de 55 µW/colonne pour

une fréquence d’échantillonnage de 430 kHz et un SNR de 66 dB. Cet ADC occupe une

surface de 4.5 µm × 600 µm.

FIGURE 3.25 – Architecture d’un modulateur IΣ∆ avec des inverseurs [17]

Wang et al [91] a proposé une architecture 14 bits en technologie 0.18 µm. Afin d’aug-

menter le gain des inverseurs, des transistors high-threshold sont utilisés. Le dimension-

nement des inverseurs a été fait suivant la méthode de gm/Id. Cet ADC a une fréquence

d’échantillonnage de 100 kHz, une consommation de 122 µW et un SNDR maximum de

81.6 dB. La surface estimée de cet ADC est 70 µm × 300 µm.

Tang et al [92] a développé un ADC utilisant un transistor NMOS high-threshold et une

séquence d’intégration modifiée avec un switch supplémentaire permettant de limiter la

fuite de charges due aux diodes parasites. L’ADC consomme alors 63.7 µW pour un SNDR
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maximum de 72.7 dB et une fréquence d’échantillonnage de 100 kHz avec un OSR de 125.

La surface de l’ADC est de 7 µm × 270 µm.

TABLEAU 3.10 – Table récapitulative des ADCs Σ∆ dans le domaine de l’imagerie

Ref Type Techno Pixel Pitch N Fs P Taille FoMCIS

(µm) (µm) (bits) (kHz) (µW) (µm ×µm) (µm.pJ/step)

[88] Σ∆ 0.18 - 10 50 210 - -

[89] Σ∆ 0.18 10 12 500 200 - 0.97

[17] Σ∆ IB 0.13 2.25 12 430 55 4.5×600 0.07

[91] Σ∆ IB 0.18 - 14 100 122 70×300** 2.6

[92] Σ∆ IB 0.18 7 12 100 63.7 7×270 1.08

** : Valeurs estimées par l’auteur du papier

Σ∆I IB : ADC Σ∆I avec des inverseurs comme amplificateur

3.3.6 ADCs hybrides

Pour augmenter significativement la résolution sans augmenter de façon considérable

le nombre de cycles nécessaires, des architectures hybrides ont été développées. Suivant

les besoins de l’imageur, les architectures utilisées sont les ADC Σ∆+cyclique et Σ∆+SAR.

Ces deux architectures sont discutées dans la suite.

IΣ∆ + cyclic ADC

Ces architectures sont développés dans le but d’optimiser la surface de l’ADC. Les opé-

rations comme l’intrégration ou la comparaison sont communs à l’ADC cyclique et Σ∆I.

Kim et al [18] a développé un ADC utilisant le même hardware pour les deux ADCs étapes

de la conversion, comme montré sur la figure 3.26. Cet ADC a été développé en 0.13 µm

avec une résolution variable allant de 12 à 14 bits suivant l’OSR accordé à la première

conversion de l’IΣ∆. Le premier étage convertit 3 ou 5-bit et le deuxième étage 9-bit, avec

un OSR total respectif de 16 et 40. Afin de minimiser la surface de l’ADC, une réutilisa-

tion de tous les composants est effectuée (entre la conversion Σ∆ et cyclique. Cet ADC

a une largeur de 7.8 µm et a une consommation système de 400 µW/colonne pour une

résolution de 12 bits.

Seo et al [93] a aussi développé un ADC en 0.18 µm à résolution variable, de 13 à

19 bits, composé d’un folding ADC utilisant le principe de correlated multiple sampling

(CMS) reconfigurable en ADC cyclique. La conversion se répartit en deux conversions de 1

à 7-bit pour le folding ADC et 12 bits pour la deuxième conversion. Dû à des problèmes de

bruit cet ADC ne peut fonctionner avec une fréquence principale de 10 MHz. Afin d’amé-

liorer cet ADC, Seo et al [94] a développé un ADC 17-bit basé sur le même principe de

fonctionnement avec un folding ADC de 5-bit et un ADC cyclique de 13-bit. Cet ADC est
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FIGURE 3.26 – Architecture d’un modulateur IΣ∆ two-step [18]

compatible avec une largeur de pixel de 7.1 µm, et a une consommation système de 345

µW/colonne.

Gao et al [95] a développé en 0.18 µm un ADC basse consommation pour des appli-

cations nécessitant des larges pixels. La résolution de l’ADC est de 5-bit pour l’IΣ∆ est

de 7-bit pour le cyclique. Le travail est axé sur le design d’un l’OTA de classe AB pour ré-

duire la consommation statique. Cet ADC a une consommation de 13 µW, une fréquence

d’échantillonnage de 50 kS/S pour un SNDR de 63 dB. Il occupe une surface de 40 µm ×
920 µm.

Zhang et al [96] a développé en 0.18 µm un convertisseur avec un modulateur Σ∆I

donnant une résolution de 8 bits avec un OSR de 256 et un ADC cyclique de 7 bits. Les

amplificateurs sont des OTA folded cascode triple pseudo différentiel, avec la technique

d’auto-zéro vu précédemment afin d’annuler l’offset de ces OTA. Ce convertisseur consomme

220 µW, atteint un SNDR de 84.6 dB pour une fréquence d’entrée de 300 Hz. cet ADC oc-

cupe une surface de 50 µm× 750 µm. Cette application visant la détection de rayons-X,

un pixel important est nécessaire, ce qui explique la largeur importante de l’ADC.

IΣ∆ + SAR ADC

L’ADC IΣ∆+SAR est utilisé lorsque l’on veut minimiser la consommation au détriment

de la surface utilisée. Il existe d’ailleurs peu d’applications dans le domaine de l’image-

rie de ce fait. Shin et al a développé un ADC hybride [97][98] dont l’architecture globale
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(a)

(b) (c)

FIGURE 3.27 – (a) High-level view of two-steps architecture, schematic of the sample and hold and
(b) the IΣ∆ second order modulator(c)

TABLEAU 3.11 – Table récapitulative des ADCs hybrides dans le domaine de l’imagerie

Ref Type Techno Pixel Pitch N Fs P Taille FoMCIS

(µm) (µm) (bits) (kHz) (µW) (µm ×µm) (µm.pJ/step)

[18] Σ∆+cyc 0.13 3.9 3+9 73* 400* 7.8×- 5.2

[18] Σ∆+cyc 0.13 3.9 5+9 40* 274* 7.8×- 1.6

[94] Σ∆+cyc 0.18 7.1 17 31* 345* 7.1×- 0.6

[95] Σ∆+cyc 0.18 40 10.2 50 13 40×920 8.8

[96] Σ∆+cyc 0.18 50 14 - 220 50×750 -

[97] Σ∆+SAR 0.35 100 15 150 300 100×1010 6.1

* = performances des ADC issues des performances systèmes

est montrée figure 3.27. La conversion se divise en 3 bits pour le Σ∆ et 12 bits pour le

SAR. Afin de minimiser la surface du SAR ADC, une architecture à DAC segmenté est utili-

sée, même si l’application visée sont les détecteurs infra-rouges qui ont besoin d’un large

pixel. Afin d’augmenter l’étendue dynamique de l’ADC, une architecture avec un binning

analogique est utilisé. L’ADC atteint une résolution de 14.3 bits (20480 codes), avec une

fréquence d’échantillonnage de 150 kHz et une consommation de 300µW. La layout a une

surface de 100 µm × 1010 µm.
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3.3.7 Two-step IΣ∆ ADC

Les convertisseurs hybrides vus précédemment utilisait deux types d’ADCs différents.

Dans cette partie, la conversion en deux étapes est encore d’actualité mais en utilisant

la même architecture de modulateur pour effectuer les deux conversions, en régénérant

l’entrée du modulateur par le résidu analogique entre les deux étapes. De la même fa-

çon que précédemment, une résolution finale est introduite valant 2N à 2N1 +2N2 , avec

2N1 la résolution de la première étape et 2N2 la résolution de la seconde étape. A ce jour

en imagerie, seulement deux travaux en imagerie ont utilisés la conversion Σ∆I two-step,

avec peu de données ou des applications de compression d’images spécifique, rendant

la comparaison difficile. Oike et al [19] a développé en 0.15 µm une architecture de CIS

utilisant un ADC two-step 12 bits, compatible avec un pitch de pixel de 5.5 µm. Cette ar-

chitecture est montrée figure 3.28. La conversion est séparée en une première conversion

de 8 bits et une seconde conversion de 6 bits. La réutilisation du modulateur implique

l’ajout d’un S/H afin de maintenir l’entrée constante lors de la deuxième étape. Cet ADC

partagé entre plusieurs colonnes utilise un modulateur d’ordre 1 et chaque ADC est ratta-

ché à un groupe de pixels. Cette répartition des pixels permet de réaliser une compression

de l’image pour augmenter le nombre d’images par seconde (de 120 fps sans compression

à 1920 fps pour un taux de compression de 1/16) pour une consommation système de 360

µW/ADC.

FIGURE 3.28 – Architecture d’un modulateur IΣ∆ two-step [19]

Yue et al [99][100] a aussi développé en 0.5 µm un CIS de test pour un ADC en deux

étapes 15 bits pour des applications de compression. Ce travail porte sur la détection de

redondance dans une image et l’utilisation d’une intégration à double échantillonnage

"fully floating". L’ADC utilisé consomme 550 µW avec une fréquence d’échantillonnage

de 20 kHz, donnant un SNR de 60 dB.

3.4 Conclusion

Les différentes architectures développées pour l’imagerie CMOS sont résumées dans

la figure 3.29, suivant leur fréquence d’échantillonnage et la résolution atteinte.
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Comme vu précédemment, les ADCs SAR et cyclique permettent d’atteindre des fré-

quences d’échantillonnage élevées, avec des travaux sur des ADCs two-step permettant

d’augmenter la résolution tout en limitant le matériel.

Le développement des ADCs Σ∆ incrémentaux permettent d’obtenir des résolutions

plus élevées au dépend de la fréquence d’échantillonnage plus lents. Quant aux ADCs

hybrides, la conversion en deux étapes est utilisée pour augmenter la résolution et non

pour atteindre une fréquence d’échantillonnage plus importante.

A partir de ce graphique, il apparaît que les ADCs hybrides et Σ∆ sont des candidats

idéaux pour atteindre des résolutions de 14 bits avec des fréquences d’échantillonnage

autour de 200 kHz.

En comparant leur figure de mérite FoMCIS sur la figure 3.30, les ADCs SAR et cycliques

sont très compétitifs pour les résolutions annoncées allant de 10 à 14-bits. En effet, les

ADCs SAR consomment peu mais ont une capacité d’intégration sur des pixels plus larges.

En revanche, les ADCs cycliques consomment un peu plus que les ADCs SAR mais sont

beaucoup plus facilement intégrables à des pixels étroits, rendant leur FoMCIS compa-

rables.

Les ADCS Σ∆I offrent des possibilités pour les architectures avec une résolution au-

tour de 12 bits. Les hybrides ont un FoMCIS assez élevée du fait de leur double architec-

ture, mais restent une solution pour les architectures nécessitant des résolutions élevées.

La solution retenue est d’utiliser les avantages de l’ADC hybride, à savoir la conver-

sion en deux étapes, et de l’ADC Σ∆I qui permet d’atteindre des résolutions élevées. Pour

cela, une architecture Σ∆I en deux étapes est retenue pour la suite de ces travaux. L’ar-
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FIGURE 3.29 – Figure récapitulative de l’état de l’art des ADCs pour imageur de leur résolution en
fonction de la fréquence d’échantillonnage

chitecture correspondant à l’intersection entre l’IΣ∆ et les convertisseurs hybrides est le

Σ∆ two-step, où le même hardware est utilisé pour les deux conversions afin de réduire à
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FIGURE 3.30 – Figure récapitulative de l’état de l’art des ADCs pour imageur de leur FoMCIS en
fonction de leur résolution

la fois le nombre de cycles d’horloge ainsi que la surface totale du convertisseur.
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Chapitre 4

Two-step incremental Σ∆

Comme les ADCs Σ∆ classiques, les ADCs Σ∆ incrémentaux (Σ∆I) sont capables d’at-

teindre des résolutions élevées jusqu’à 20 bits [57]. De la même manière que les Σ∆ clas-

siques , leur vitesse de conversion est limitée du fait du principe de suréchantillonnage.

Cependant leur filtre numérique de reconstruction est plus simple à réaliser car sou-

vent un simple compteur/décimateur suffit [58]. Un ADC Σ∆I utilise le même modula-

teur qu’un convertisseur Σ∆ classique. Cependant, dans un ADC Σ∆I, les intégrateurs du

modulateur sont remis à zéro à chaque conversion. Il n’y a donc pas d’effet de mémoire

d’une conversion à l’autre. Ce principe est bien adapté pour les imageurs pour lesquels

on veut justement éviter tout effet de filtrage d’un pixel à l’autre.

Il est possible de reconstituer le signal d’entrée sans erreurs, à partir des informations

digitales fournies par le modulateur et la dernière valeur de sortie de son filtre analogique

que l’on appelle résidu. Dans le cas incrémental "‘classique"’ une erreur est faite car on

ne connaît pas le résidu. Traditionnellement on estime sa valeur à partir de la dernière

valeur de la sortie digitale, mais on commet une erreur. Une nouvelle approche consiste

à convertir ce résidu par un deuxième étage, par exemple de type Flash ou SAR. On peut

aussi réutiliser le modulateur, à condition d’échantillonner et bloquer la valeur du résidu.

On appelle alors ce convertisseur, convertisseur en 2 étapes, ou two steps converter.

Une architecture avec réutilisation du même hardware et utilisant un modulateur

feed-forward d’ordre 2 à intégrateurs cascadés a été développée par Chen et al [101] [102].

Entre les deux étapes de la conversion, un intégrateur est basculé en échantillonneur/bloqueur

et l’autre est maintenu en tant qu’intégrateur. Le modulateur utilisé fonctionne donc en

modulateur du premier ordre pour la deuxième étape. Ce convertisseur atteint un SNDR

maximal de 91 dB, pour un OSR total de 192, une consommation de 10.7 µW pour une

fréquence de conversion de 250 Hz.

Dans ce chapitre, la théorie duΣ∆I et de la conversion analogique/numérique en deux

étapes est abordée. Différentes architectures haut niveau sont comparées afin de pouvoir

sélectionner celle qui est optimale pour nos spécifications. Un dimensionnement du mo-

dulateur est ensuite réalisé afin de satisfaire les conditions pour une conversion two-step.
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Pour finir, une analyse de l’effet des non-idéalités de l’architecture est présentée.

4.1 Theorie IΣ∆

4.1.1 Modulateur d’ordre 2

Il est facile de montrer qu’un modulateur d’ordre 1 a besoin d’un OSR trop élevé, et

donc une conversion trop lente, par rapport au besoin des imageurs. A l’inverse, augmen-

ter trop l’ordre du modulateur coûterait en terme de surface. Nous nous sommes alors

portés vers une architecture avec un modulateur de second ordre qui semble être un bon

compromis. Cette architecture est représentée sur la figure 4.1. C’est un modulateur de

second ordre avec feed-forward au comparateur de l’entrée de l’ADC et du premier in-

tégrateur. Ce type de modulateur permet notamment de minimiser les niveaux des in-

tégrateurs par rapport à d’autres architectures. Le retour du DAC est appelé la référence

du modulateur, VREF, et est considéré unitaire dans un premier temps. Ce choix est dis-

cuté plus tard car il est possible d’appliquer une référence plus faible afin d’optimiser le

modulateur du convertisseur.

Pour des modulateurs Σ∆I d’ordre supérieur à 1, des problèmes de linéarité et de sa-

turation des intégrateurs apparaissent, en particulier lorsque le signal d’entrée est trop

proche de la référence rebouclée. Ces problèmes peuvent en partie être résolus par les

coefficients introduit dans l’architecture. Ce dimensionnement des coefficients sera dis-

cuté plus tard.

z
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1 z
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z
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1 z
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2
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X
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2

S
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RST
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Y
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FIGURE 4.1 – Architecture d’un IΣ∆ d’ordre 2 avec intégrateurs en cascade, feed-forward et retour
unitaire du DAC

En considérant les coefficients présents sur la figure 4.1, les valeurs des intégrateurs à

la fin d’une conversion après M cycles sont définies par

V1[M] =
M−1∑
i=1

(X[i ]−S[i ]) (4.1)
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V1[M] =
M−1∑
i=1

(X[i ]−S[i ]) (4.2)

V2[M] =
M−1∑
k=1

k−1∑
i=1

(X[i ]−S[i ]) (4.3)

et l’entrée du comparateur à chaque instant est définie par

Y[i ] = X[i ]+2V1[i ]+V2[i ] (4.4)

En considérant que l’entrée X[i] est constante et égale à X durant la durée de la conver-

sion, ce qui est le cas dans les systèmes d’imagerie, il est possible de développer l’équation

(4.3) et de la réécrire sous la forme

V2[M] =
M−1∑
k=1

k−1∑
i=1

X[i ]−
M−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S[i ] (4.5)

V2[M] = (M−1)(M−2)

2
X−

M−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S[i ] (4.6)

X = 2

(M−1)(M−2)

M−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S[i ]+ 2

(M−1)(M−2)
V2[M] (4.7)

Posons

X = X̂+eQ (4.8)

où X̂ représente l’estimation de l’entrée, dépendant du flot de bits S, et eQ représente

l’erreur générée par la conversion analogique-numérique. Alors, par identification entre

les équations (4.7) et (4.8), on peut dire

X̂ = 2

(M−1)(M−2)

M−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S[i ] (4.9)

eQ = X− X̂ = 2

(M−1)(M−2)
V2[M] (4.10)

On peut voir dans l’équation (4.10) que l’erreur générée dépend de l’OSR M de la

conversion et est également proportionnelle à la dernière valeur de la conversion V2[M]

que l’on appelle le résidu. Dans un convertisseur Σ∆I classique, et peu importe l’ordre

du modulateur, l’erreur de conversion eQ est inconnue. Afin de gagner en résolution, des

convertisseurs utilisent le dernier bit de la conversion afin de déterminer le signe du ré-
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sidu V2[M], soit le signe de eQ, afin de gagner un demi bit de précision. Cela est possible

car le résidu est proportionnel à l’erreur de conversion réalisée. L’erreur de quantification

eQ obtenue après conversion est montrée sur la figure 4.2(a) et le résidu analogique V2[M]

à la fin de la conversion, soit la dernière valeur du second intégrateur de la conversion ,

sur la figure 4.2(b). On s’aperçoit alors que sur la plage d’entrée du modulateur, le résidu

et l’erreur de quantification sont liés.

Or, pour tout convertisseur analogique-numérique, la résolution de celui-ci peut s’écrire

sous la forme

N = log 2

(
VFS

VLSB

)
(4.11)

où VFS est la dynamique d’entrée du convertisseur et VLSB la valeur analogique équiva-

lente du bit de poids faible. On considère que VLSB est assimilée à la plus grande erreur de

conversion eQ, alors on note que l’erreur de conversion augmente de façon considérable

à partir d’une certaine valeur de l’entrée, ce qui est la conséquence de l’utilisation d’un

modulateur d’ordre supérieur à 1. Sachant que la résolution d’un convertisseur est calcu-

lée à partir de l’erreur de conversion, il est donc nécessaire d’associer à une résolution Nα

un couple de valeurs [Vα, eα], représentant respectivement la dynamique d’entrée du mo-

dulateur et l’erreur commise dans cet intervalle. Afin d’observer un point particulier, un

zoom de la figure 4.2(a) en valeur absolue est effectué afin d’observer la symétrie de l’er-

reur de conversion du modulateur eQ, et le résultat est montré sur la figure 4.3. En se pla-

çant sur l’avant-dernier pic de l’erreur de conversion, on obtient une dynamique d’entrée
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FIGURE 4.2 – (a)Valeur de l’erreur de quantification eQ et (b) valeur du résidu analogique pour un
OSR de 25
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différentielle Vα = 2×0.763.VREF et une erreur de conversion eα = 2×|eα| = 2×16.8e−3.VREF

due à la symétrie du convertisseur Σ∆I, ce qui donne une résolution Nα=5.5 bits.
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FIGURE 4.3 – Erreur de quantification d’un modulateur d’ordre 2 pour un OSR de 25

Encore une fois, on peut voir que la résolution d’un étage d’un convertisseur Σ∆I va

dépendre de sa dynamique d’entrée. D’après l’équation (4.11) et avec le même raisonne-

ment que le cas particulier précédent Nα, la résolution d’un convertisseur Σ∆I avec un

modulateur d’ordre 2 en fonction de sa dynamique d’entrée et pour plusieurs OSR est

montrée sur la figure 4.4.

Il faut alors chercher à maximiser la dynamique d’entrée tout en évitant la chute de

la résolution. Pour un modulateur d’ordre 2 avec des coefficients d’intégration et de feed-

forward normalisés, on obtient donc une plage d’entrée différentielle VFS de 1.6.VREF pour

un OSR allant jusqu’à 100, soit 80% de la plage totale différentielle

De la même façon, pour un OSR fixé, la plage dynamique d’entrée pour des modula-

teurs d’ordre 1 e 3 est déterminée. Le résultat de cette simulation est montré sur la figure

4.5. On note que pour un modulateur d’ordre 1, la résolution augmente avec la dyna-

mique d’entrée, donc pour maximiser la résolution, toute la plage d’entrée doit être utili-

sée. En revanche pour un modulateur d’ordre 3, il y a une chute de résolution lorsque la

dynamique d’entrée dépasse 47% de la référence. Ces valeurs sont cependant ajustables

suivant les coefficients des intégrateurs et des chemins de feed-forward mais restent uti-

lisables pour cette étude.

Une fois les dynamiques d’entrée maximales définies pour différentes architectures,

il est possible, d’après l’équation (4.11), de définir les résolutions associées aux modula-

teurs pour plusieurs ordres comme suit
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FIGURE 4.4 – Résolution en fonction de la dynamique d’entrée pour différents OSR d’un ADC Σ∆

avec un modulateur d’ordre 2 et des coefficients d’intégration unitaires

FIGURE 4.5 – Dynamique d’entrée pour différentes architectures de Σ∆ incrémental pour un OSR
de 100

N1 = l og 2

(
VFS1

eQ1

)
= log 2

(
(M−1).

VFS1

DV1

)
(4.12)

N2 = l og 2

(
VFS2

eQ2

)
= log 2

(
a1a2(M−1)(M−2)

2!

VFS2

DV2

)
(4.13)

N3 = l og 2

(
VFS3

eQ3

)
= log 2

(
a1a2a3(M−1)(M−2)(M−3)

3!

VFS3

DV3

)
(4.14)

(4.15)
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avec a1, a2 et a3 les coefficients des intégrateurs pour les modulateurs d’ordre su-

périeur à 1, DV1 , DV2 et DV3 les dynamiques respectives du dernier intégrateur pour un

modulateur d’ordre 1, 2 et 3. Il est ainsi possible de tracer la résolution d’un convertis-

seur Σ∆I avec une dynamique d’entrée fixe suivant l’OSR pour différentes architectures

comme montré sur la figure 4.6. Les résolutions N1, N2 et N3 sont définies à partir des

équations (4.12), (4.13) et (4.14) et les résolutions idéales sont définies pour chaque archi-

tecture par

i deal Ni = log 2

(
VFSi

2.max(X− X̂)

)
(4.16)

avec i variant de 1 à 3 et représentant l’ordre du modulateur. Sur la gamme de résolu-

tion observée, les courbes idéales et celle des équations coïncident. Pour un modulateur

d’ordre 1, les deux courbes se superposent car la dynamique maximale de V1,DV1 , ne dé-

pend pas de l’OSR. En revanche une erreur observée pour les OSR faibles et élevés est due

à l’influence du terme DV j , avec j=2,3, qui varie en fonction de l’OSR. En prenant une va-

leur de dynamique d’intégrateur adaptée pour la gamme d’OSR souhaitée [0, 200], l’erreur

est minimisée et les résolutions obtenues concordent
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FIGURE 4.6 – Résolutions calculées et idéales pour différentes architectures de Σ∆I

4.2 Two-step conversion

La théorie de la conversion Σ∆I two-step est présentée dans cette partie. Dans un pre-

mier temps, nous supposons que le modulateur utilisé est d’ordre 2 pour les raisons indi-
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quées précédemment. Cette affirmation sera discutée dans la suite de ce chapitre.

4.2.1 Théorie

Le principe de la conversion two-step avec réutilisation de hardware est représenté sur

la figure 4.7. Dans un premier temps, le modulateur convertit la valeur du pixel VPIXEL,

qui sera noté XP dans la suite, pour donner un flot de bits lié à la première conversion

et un résidu analogique V2[M1]. Ce résidu est renvoyé à l’entrée du modulateur pour la

seconde étape donnant un flot de bits S2. A S1 et S2 sont alors associés des signaux de

valeurs estimées X̂1 et X̂2. Les valeurs M1 et M2 sont le nombre de cycles respectivement

de la première et de la seconde étape. Le modulateur utilisé pour la théorie est celui de la

figure 4.7(b).

Avec ces notations et d’après l’équation (4.3), la valeur du résidu V2[M1] à la fin de la

première étape après M1 cycles s’écrit

V2[M1] = a1.a2

M1−1∑
k=1

k−1∑
i=1

(XP[i ]−S1[i ]) (4.17)

V2[M1] = a1.a2(M1 −1)(M1 −2)

2
XP −a1.a2

M1−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S1[i ] (4.18)

(a)

(b)

FIGURE 4.7 – (a) Vue haut niveau d’un convertisseur Σ∆ incrémental two-step et (b) architecture
du modulateur Σ∆ incrémental de second ordre avec feed-forward
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De la même façon que pour la première étape, la valeur finale du second intégrateur lors

de la seconde étape après M2 cycles s’écrit

V2[M2] = a1.a2

M2−1∑
k=1

k−1∑
i=1

(X2[i ]−S2[i ]) (4.19)

V2[M2] = a1.a2

M2−1∑
k=1

k−1∑
i=1

((V2[M1])[i ]−S2[i ]) (4.20)

En utilisant (4.18) dans (4.20), la valeur du second intégrateur à la fin de la seconde

conversion s’écrit alors

V2[M2] = a1.a2

M2−1∑
k=1

k−1∑
i=1

([
a1.a2(M1 −1)(M1 −2)

2
XP −a1.a2

M1−1∑
g=1

g−1∑
j=1

S1[ j ]

]
[i ]−S2[i ]

)
(4.21)

Sachant que le terme V2[M1] est constant durant la seconde conversion, l’équation de

V2[M2] devient

V2[M2] = (a1.a2)2(M1 −1)(M1 −2)(M2 −1)(M2 −2)

4
XP

− (a1.a2)2(M2 −1)(M2 −2)

2

M1−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S1[i ] (4.22)

−a1.a2

M2−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S2[i ]

En isolant l’entrée du convertisseur, l’équation (4.22) devient

XP = 2

(M1 −1)(M1 −2)

M1−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S1[i ]

+ 4

a1a2(M1 −1)(M1 −2)(M2 −1)(2−2)

M2−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S2[i ] (4.23)

+ 4

(a1a2)2(M1 −1)(M1 −2)(M2 −1)(2−2)
V2[M2]

D’après l’équation (4.9), on peut introduire X̂1S et X̂2S , étant respectivement la valeur

estimée pour la première et seconde étape de la conversion, définie par

X̂1S = 2

(M1 −1)(M1 −2)

M1−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S1[i ] (4.24)

X̂2S = 2

(M2 −1)(M2 −2)

M2−1∑
k=1

k−1∑
i=1

S2[i ] (4.25)

et des coefficients kM1 et kM2 , respectivement liés à la première et la seconde étape de la
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conversion, définis par

k1S = 2

a1a2(M1 −1)(M1 −2)
≈ 2

a1a2(M1)2
(4.26)

k2S = 2

a1a2(M2 −1)(M2 −2)
≈ 2

a1a2(M2)2
(4.27)

En utilisant les équations (4.24),(4.25), (4.26), (4.27) dans (4.23), la valeur de l’entrée

XP s’écrit alors

XP = X̂1 +k1S .X̂2 +k1S .k2S .V2[M2] (4.28)

On note X̂A−B et EA−B représentant respectivement le signal estimé et l’erreur de conver-

sion réalisés par une conversion en 2 étapes utilisant un modulateur d’ordre A pour la pre-

mière étape et d’ordre B pour la seconde étape. Avec ces notations, on peut alors définir

les notations précédentes pour un modulateur d’ordre 2 avec

X̂2−2 = X̂1 +k1S .X̂2 (4.29)

E2−2 = k1S .k2S .V2[M2] (4.30)

où les paramètres k1S et k1S dépendent de l’ordre du modulateur, des coefficients des

intégrateurs et de l’OSR. La résolution N2−2 du convertisseur two-step utilisant un modu-

lateur d’ordre 2 pour les deux étapes s’écrit alors

N2−2 = log2

(
VFS

E2−2

)
≈ log2

(
(a1a2)2.(M1)2.(M2)2.VFS

4.V2[M2]

)
(4.31)

Avant de pouvoir tracer N2−2 en fonction de l’OSR de la conversion, il faut d’abord

analyser l’influence des coefficients d’intégration sur la dynamique V2[M1], ainsi que la

répartition des cycles M1 et M2 lors de la conversion. Ces deux points sont abordés dans

les parties ci-dessous.

4.2.2 Dimensionnement modulateur

Dans une conversion en deux étapes, il est très important de faire concorder la dy-

namique de sortie du premier étage et la dynamique d’entrée du second étage afin de

maximiser la résolution atteignable. Dans le cas de cette architecture il faut comparer la

dynamique du résidu analogique V2[M2] et la dynamique de l’entrée. On fixe dans un

premier temps la dynamique de l’entrée à 75% de la référence, et la dynamique de sor-

tie peut être modifiée grâce aux différents paramètres du modulateur. Nous cherchons

dans un premier temps à minimiser la dynamique de V2 afin de pouvoir déterminer un

coefficient multiplicateur pour maximiser la résolution finale. On fixe les coefficients du
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feed-forward a3 et a4 venant respectivement du premier intégrateur et de l’entrée et a1 =

a2 = 0.5 et a4 = 1 pour effectuer un premier balayage de a3. Le résultat de la simulation est

montré sur la figure 4.8. La dynamique du modulateur est minimale et optimale pour a3

= 2
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FIGURE 4.8 – Dynamique maximum du second intégrateur pour différentes valeurs de a3

Avec la valeur précédemment définie de a3, le même balayage est effectué pour les

paramètres a4 et a5 et les résultats sont montrés sur les figures 4.9 et 4.10. D’après les

graphiques, les valeurs optimales sont a4=a5=1, cette valeur sera donc gardée.
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FIGURE 4.9 – Dynamique maximum du second intégrateur pour différentes valeurs de a4

Une fois les coefficients du modulateur optimisés, la dynamique d’entrée du modula-

teur choisie arbitrairement est rediscutée. Afin d’optimiser la conversion, il est nécessaire

que la dynamique du résidu soit le plus proche possible de la dynamique d’entrée du

modulateur, sans toutefois la dépasser. Afin de comparer ces dynamiques, le ratio entre la

dynamique d’entrée VFS et la dynamique du deuxième intégrateur est montré sur la figure

4.11. On s’aperçoit qu’il y a un rapport maximal de 1.5 en se positionnant à la bonne dyna-

mique d’entrée ce qui donne comme coefficients idéaux du modulateur ceux présentés

dans la table 4.1
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FIGURE 4.10 – Dynamique maximum du second intégrateur pour différentes valeurs de a5
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FIGURE 4.11 – Dynamique du second intégrateur en fonction de la dynamique d’entrée du modu-
lateur

TABLEAU 4.1 – Coefficients idéaux d’un modulateur du 2nd ordre pour une utilisation dans un
convertisseur two-step

coeff valeurs idéales
VFS 0.76 VREF

a1 0.5
a2 0.75
a3 2
a4 1
a5 2/3

Afin de se garder une marge de 10% sur la dynamique des intégrateurs lors du pas-

sage au niveau transistor, les coefficients a2 et a4 devraient être augmentés par 30%. Afin

de faciliter l’implémentation future en ratio de capacités, des coefficients facilement im-

plémentables sont choisis et la dynamique d’entrée du convertisseur est modifiée et aug-
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mentée jusqu’à une valeur de 0.8.VREF afin d’obtenir une résolution maximale. Ainsi, les

caractéristiques finales du modulateur sont montrées dans le tableau 4.2.

TABLEAU 4.2 – Coefficients retenus d’un modulateur du 2nd ordre pour une utilisation dans un
convertisseur two-step

coeff valeurs retenues
VFS 0.8 VREF

a1 0.5
a2 0.5
a3 2
a4 1
a5 1

La répartition des valeurs des différents intégrateurs est montré sur la figure 4.12. On

peut noter que pour une dynamique d’entrée de 80% le maximum, la valeur du résidu

analogique est alors bornée 57% de la référence
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FIGURE 4.12 – Occurence des valeurs V1 et V2 pour différentes valeurs d’entrée pour une entrée
balayant toute la dynamique et un OSR= 200

4.2.3 Répartition des cycles d’horloge

Jusqu’à maintenant, les nombres de cycles M1 et M2 étaient libres. Nous allons mon-

trer que pour un nombre de cycles total, il y a un optimal dans le choix de M1 et M2.

Afin d’évaluer la résolution totale du convertisseur après ces deux étapes, il est nécessaire

d’analyser la répartition des cycles d’horloge entre les deux conversions. On introduit

l’OSR total de la conversion M défini comme la somme du nombre de cycles de chaque
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FIGURE 4.13 – Résolution normée en fonction de β

étape et un paramètre β défini comme

M = M1 +M2 (4.32)

β = M1

M2
(4.33)

En remplaçant (4.32) et (4.33) dans (4.31), et en ne prenant pas en compte les coef-

ficients qui sont des valeurs indépendantes de l’OSR M1 et M2, l’équation de l’erreur de

conversion et de la résolution en fonction de β et M s’écrivent

E2−2(β) ' (1+β)4

β2M4
(4.34)

N2−2(β) ' log 2

(
β2M4

(1+β)4

)
(4.35)

En fixant le nombre de cycles total et en faisant varier β, on obtient la résolution en

fonction de β, soit la répartition des cycles entre les deux étapes. Le résultat de l’analyse

paramétrique de β est montré sur la figure 4.13. On s’aperçoit que la résolution est maxi-

male pour β=1, ou encore M1=M2, soit une répartition égale des cycles. Avec cette condi-

tion, la résolution optimale peut alors être calculée pour différents OSR. La résolution

d’un Σ∆I2−2 est représentée sur la figure 4.14. Une fois encore, on s’aperçoit qu’en choi-

sissant une dynamique de V2 adaptée, la résolution idéale et celle introduite par l’équa-

tion (4.35) concordent. On note également que l’architecture IΣ∆2-2 a une réponse en

fonction de l’OSR similaire à une architecture IΣ∆ d’ordre 4, sans subir la contrainte de

réduction de plage d’entrée.
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FIGURE 4.14 – Comparaison de l’architecture two step utilisant un modulateur d’ordre 2 et d’ar-
chitectures Σ∆ classiques

4.2.4 Evaluation de différentes architectures two-step

Toute la théorie développée jusqu’à présent concernait un convertisseur noté Σ∆I2-2

dont l’ordre du modulateur Σ∆ incrémental, noté OM, est 2 pour les deux étapes. Or, des

réalisations citées précédemment ont montré qu’un modulateur différent pouvait être

utilisé pour les deux étapes de la conversion, à savoir que son ordre pouvait être décré-

menté de un. Il est donc nécessaire de comparer ce convertisseur à d’autres architectures

dont les notations sont montrées dans la table 4.3. Il n’est pas nécessaire d’aller au delà

de l’ordre 3 car l’OSR requis n’est pas très élevé.

TABLEAU 4.3 – Notation des différentes architectures two-step

ordre 1èr e étape ordre 2ème étape Notation
1 1 IΣ∆1-1
2 1 IΣ∆2-1
2 2 IΣ∆2-2
3 2 IΣ∆3-2

Suivant la même méthodologie que pour un modulateur d’ordre 2, la résolution est

analysée. Suivant l’équation (4.31), les résolution respectives des convertisseurs Σ∆1-1,

Σ∆2-1 et Σ∆3-2 sont définies par
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N1−1 = log2

(
M1M2

VFS1

DV1

)
(4.36)

N2−1 = log2

(
([a1a2]o2)(M1)2M2

2

VFS2

DV1

)
(4.37)

N3−2 = log2

(
([a1a2a3]o3)(M1)3

3!

([a1a2]o2)(M2)2

2

VFS3

DV2

)
(4.38)

où [a1a2]o2 et [a1a2a3]o3 représentent respectivement les coefficients des intégrateurs

pour un modulateur d’ordre 2 et 3. Afin d’analyser la répartition de l’OSR, à partir de

l’équation (4.35) et en utilisant (4.36), (4.37) et (4.38), on peut définir les résolutions dé-

pendantes de β par

N1−1(β) = l og2

(
βM2

(1+β)

)
(4.39)

N2−1(β) = l og2

(
β2M3

(1+β)3

)
(4.40)

N3−2(β) = l og2

(
β3M5

(1+β)5

)
(4.41)

Le résultat de la résolution, normalisée pour obtenir une comparaison sur une réso-

lution unitaire, est alors montré sur la figure 4.15. Dans cette figure, on remarque que

les architectures utilisant le même modulateur pour les deux étapes, à savoir Σ∆I1-1 et

Σ∆I2-2 ont une résolution maximale lorsque β=1, donc que les deux étapes de la conver-

sion doivent être égales. En revanche, pour les architectures avec des modulateurs dont

l’ordre change d’une étape à l’autre, la résolution est pondérée par le modulateur de plus

haut niveau, c’est à dire que la première étape doit être plus longue. Ces résultats sont

résumés dans le tableau 4.4 et seront gardés pour la suite de l’étude. On peut remarquer

dans ces exemples que le rapport optimal β est égal au rapport des ordres des deux mo-

dulateurs utilisés.

TABLEAU 4.4 – Valeurs de β pour différentes architectures

Architecture β

IΣ∆1-1 1
IΣ∆2-2 1
IΣ∆2-1 2
IΣ∆3-2 1.5

4.2.5 Architecture à étapes multiples

Afin de réduire encore plus le nombre de cycles nécessaires pour une conversion, des

architectures avec étapes multiples ont été développées. Caldwell et al [103] a développé
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FIGURE 4.15 – Optimisation de β pour différentes architectures

une architecture Σ∆ à 8 étapes avec un comparateur à 3 niveaux, avec un faible OSR. Il

compare également la mise en cascade de modulateur deΣ∆I aux convertisseurs pipeline

et Σ∆ ADC. Suivant cette exemple avec un comparateur à 2 niveaux pour minimiser la

surface, et en augmentant le nombre d’étapes, la résolution de convertisseurs à étapes

multiples s’écrit alors

N1−1−1 = l og2

(
M1M2M3

VFS1

DV1

)
(4.42)

N1−1−1−1 = l og2

(
M1M2M3M4

VFS1

DV1

)
(4.43)

N2−2−2 = l og2

(
(a1a2)3(M1)2(M2)2(M3)2

6

VFS2

DV2

)
(4.44)

où N1−1−1 et N2−2−2 représentent la résolution d’un convertisseur en trois étapes, avec

respectivement un modulateur d’ordre 1 et 2 et N1−1−1−1 correspond à la résolution d’une

conversion en 4 étapes avec un modulateur d’ordre 1. Par analogie à la répartition de

l’OSR dans les conversions, il est possible d’en conclure que pour une conversion utilisant

le même modulateur pour toutes ces étapes, les valeurs de Mi dans les équations (4.42),

(4.43) et (4.44) doivent être égales.

Une fois les valeurs de β déterminées et le dimensionnement du modulateur réalisé

pour optimiser la résolution d’une conversion en deux étapes, cette résolution est analy-

sée afin de choisir la meilleure structure. Le résultat de cette analyse est montré figure 4.16

avec les architecturesΣ∆I classiques en bleu, les architectures ayant deux étapes en rouge
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FIGURE 4.16 – Résolution de convertisseurs pour différentes architectures

et en noires et celles possédant trois étapes ou plus en vertes. Parmi les architectures two-

step, on note que le convertisseur Σ∆I2-2 permet d’atteindre la résolution la plus élevée

dans la plage souhaitée (autour de 14 bits), avec une pente de +4 bits/octave. On note

aussi que la pente des architectures two-step, par exemple Σ∆I2-1 est équivalente à un

convertisseur Σ∆I3 classique avec une pente de +3 bits/octave. Cette dernière remarque

est également validée pour les architectures Σ∆I1-1 et Σ∆I2. Nous pouvons observer que

la pente en bits/octave est égale à la somme des ordres des modulateurs utilisés durant

la conversion. Ce point est résumé dans le tableau 4.5. Les architectures avec 3 étapes ou

plus, même pour un modulateur d’ordre 1, offre un bon compromis de l’OSR en fonc-

tion de la résolution. Cependant l’augmentation du nombre d’étapes pour effectuer une

conversion entraîne un effet cumulatif au niveau de l’erreur. Pour un tel système, une ca-

libration doit alors être développée. Sans calibration, la meilleure architecture retenue est

le convertisseur Σ∆2-2.

4.2.6 Résultats

Le calcul du DNL et de l’INL nécessitent au moins 10 points/LSB, afin d’avoir une ré-

solution atteignant le dixième. En revanche, pour le calcul du SNDR, beaucoup moins de

points sont nécessaires. En choisissant la fréquence d’entrée, le nombre de points et la

fréquence d’échantillonnage du signal d’entrée, le fondamentale de ce signal sera alors

traitée lors de la FFT. De cette façon, seulement 256 points sont nécessaires pour déter-

miner le SNDR. Afin de se garder de la marge pour atteindre 14 bits lors du passage au
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TABLEAU 4.5 – Valeurs de β pour différentes architectures

Architecture N (@OSR=70) pente (bits/octave)
IΣ∆2 9.7 2

IΣ∆1-1 10.2 2
IΣ∆3 10.7 3

IΣ∆2-1 13 3
IΣ∆1-1-1 13.6 3

IΣ∆2-2 15 4
IΣ∆1-1-1-1 16.5 4

IΣ∆3-2 14 5
IΣ∆2-2-2 19.2 6

niveau transistor, un OSR de 70 est choisi pour une résolution initiale de 15-bits. Avec les

paramètres définis précédemment, les performances statiques (INL et DNL) sont mon-

trés dans la figure 4.17 et le paramètre dynamique SNDR est montré sur la figure 4.18. Les

valeurs de DNL sont comprises entre -0.25 LSB et 0.28 LSB et celles de l’INL entre ±0.253.

L’analyse fréquentielle donne un SNDR de 97.4 dB, soit une résolution de 15.8 bits.
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FIGURE 4.17 – DNL et INL idéaux de l’ADC Σ∆I2-2 avec 256k points en entrée
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FIGURE 4.18 – SNDR du convertisseur Σ∆2-2 avec un signal d’entrée de 230 kHz
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4.3 Modélisation des défauts

Dans cette partie, nous allons nous intéresser aux spécifications minimales requises

pour les amplificateurs utilisés dans les intégrateurs. L’équivalence entre un intégrateur à

temps discret et un intégrateur à capacités commutées est montré sur la figure 4.19. Les

intégrateurs ont une erreur statique et une erreur dynamique qui est introduite dans les

parties suivantes. L’erreur statique est l’erreur de valeur sur la sortie de l’amplificateur à la

fin du transfert de charge. Cette valeur est indépendante du temps d’intégration et elle est

déterminée par le gain DC de l’amplificateur. L’erreur dynamique est liée à la vitesse du

transfert de charge, et est donc directement liée au temps d’intégration. Cette erreur est

déterminée par le produit gain-bande GBW (pour "Gain-BandWidth product") de l’am-

plificateur. Le circuit étant réalisé avec des capacités commutées, ces valeurs de capacités

variant avec la technologie vont influencer sur les coefficients du modulateur. Une étude

de ce mismatch est également réalisée dans cette partie.

FIGURE 4.19 – Equivalence entre un intégrateur en temps discret et u intégrateur à capacités com-
mutées

4.3.1 Pré-requis des OTA

Gain de l’intégrateur fini

Pour analyser l’influence de l’erreur statique, il faut analyser le gain DC des amplifica-

teurs. La fonction de transfert d’un intégrateur présentant un gain DC fini s’écrit sous la

forme [104]

VO[n] = 1

1+µ(1+CS/CI)

(
(1+µ).VO[n −1]+ CS

CI
.VIN[n −1]

)
(4.45)

avec

µ= 1

A

où VO et VIN représentent respectivement la sortie et l’entrée de l’intégrateur, CS la ca-

pacité d’échantillonnage et CI la capacité d’intégration et A le gain DC de l’intégrateur.

Cette fonction de transfert est utilisée pour les intégrateurs du modulateur et la résolu-

tion effective (ENOB) du convertisseur est définie par le SNDR, en appliquant en entrée

une sinusoïde pleine échelle. Le résultat de la simulation est montré sur la figure 4.20. On
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aperçoit une chute d ’ENOB de -3 dB/octave pour un gain inférieur à 5000, soit 74 dB, ce

qui sera alors la limite minimale souhaitée du gain de l’amplificateur. En comparaison, le

gain nécessaire pour une architecture Σ∆2 avec un OSR de 470, est montré, avec un gain

minimum de 500, soit 54 dB, avec une pente de -5 bits/octave.

10
1

10
2

10
3

10
4

10
5

11

12

13

14

15

16

17

R
es

ol
ut

io
n 

(b
its

)

DC gain (dB)

 

 

N
2−2

N
2

FIGURE 4.20 – ENOB du convertisseur en fonction du gain de l’intégrateur déterminé à partir de
l’équation (4.45)

Produit gain-bande fini

Pour analyser l’erreur dynamique, il faut analyser le vitesse de transfert des charges,

défini par GBW. La fonction de transfert d’un intégrateur avec un produit gain-bande fini

s’écrit [104]

VO[n] = VO[n −1]+ CS

CI

(
1−exp−k1

(
CS

CS +CI

))
VIN[n −1] (4.46)

avec

k1 = GBW.T

2

CI

CI +CS
(4.47)

avec T la fréquence de l’horloge principale. Avec la fréquence d’échantillonnage visée

et l’OSR sélectrionné, une horloge principale FCLK de 20 MHz est nécessaire. La résolu-

tion du convertisseur en fonction du ratio GBW/FCLK est montrée sur la figure 4.21. On

observe une chute du GBW à partir de GBW/FCLK=3. Afin d’assurer une marge, un ratio

GBW/FCLK=5 est gardé, ce qui est en général la limite choisie dans le design analogique.
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FIGURE 4.21 – ENOB du convertisseur en fonction du GBW pour FCLK=20 MHz

4.3.2 Mismatch de coefficients d’intégration

Pour une conversion Σ∆ incrémental classique, et comme déjà montré précédem-

ment, la valeur d’entrée exacte X1 provenant du pixel peut s’écrire

X = X̂1 + K1

a1a2
V2[M1] (4.48)

avec X̂1 le signal estimé en sortie du filtre numérique, K1 un coefficient dépendant de

l’OSR M1 et a1 et a2 les coefficients d’intégration. avec

X̂1 = K1.V2[M1] = 1

M(M−1)
.V2[M1] (4.49)

On s’aperçoit que la résolution finale ne dépend alors pas des valeurs des intégrateurs, et

n’est donc pas sensible aux variations de ces valeurs. Dans une conversion en deux étapes,

le résidu V2[M1] est alors converti par la deuxième étape, et l’équation (4.48) devient alors

X = X̂1 + K1

a1a2
X̂2 + K1K2

(a1a2)2
V2[M2] (4.50)

avec X̂2 le signal estimé de la seconde étape en sortie du filtre numérique. Le signal estimé

X̂ à la fin de la conversion en sortie du filtre numérique s’écrit alors

X̂ = X̂1 + K1

a1a2
X̂2 (4.51)

On peut analyser l’erreur totale de la conversion en fonction du mismatch sur ces valeur

de coefficients d’intégration a1 et a2. En effet, dans l’équation (4.50) les valeurs des coeffi-
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cients sont sujettes à variation, alors que dans l’équation (4.51) les valeurs des coefficients

sont idéales car issues du filtre numérique. L’erreur dûe au mismatch peut alors s’écrire

∆Er r eur = X− X̂

= K1K2.(
1

a1Ia2I
− 1

a1Ra2R
).X̂2 + K1K2

(a1Ia2I)2
V2[M2] (4.52)

où a1I, a2I, a1R et a2R représentent respectivement les coefficients d’intégration idéaux et

réels. On s’aperçoit alors que l’erreur ∆Er r eur est composé d’un premier terme, que l’on

notera α1, où cette variation de valeurs influence l’erreur finale, et un deuxième terme α2,

servant à déterminer la résolution finale de l’ADC.

Une étude de la variation de ces coefficients et alors réalisée et les coefficients a1 et

a2, qui sont formés par des ratios de capacité, sont alors soumis successivement à un

mismatch de 0.1%, 0.5% et 1% , une variation de 3σ et avec un nombre de 100 points.

La valeur moyenne des valeurs de la résolution est alors extraite et montrée sur la figure

4.22. On s’aperçoit que la résolution n’est quasiment pas affectée pour un mismatch de

0.1% de valeurs de coefficients, alors qu’une chute d’un bit sur l’ENOB est observé pour

un mismatch de 0.5% à un OSR de 70.
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FIGURE 4.22 – ENOB du convertisseur en fonction de l’OSR pour différents mismatch de capacités

En prenant un cas particulier où les deux coefficients a1 et a2 sont affectés par un

mismatch de 0.5%, les valeurs de DNL et INL sont montrées sur la figure 4.23. Dans ce

cas, le DNL passe d’une valeur maximale de +0.28 LSB à +0.56 LSB. Un soin devra donc

être apporté sur ces coefficients lors de la conception pour ne pas dépasser 1%.
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FIGURE 4.23 – INL et DNL du convertisseur pour des valeurs de coefficients a1 = a2 = 0.5+0.5%
avec 256k valeurs d’entrées

TABLEAU 4.6 – Résumé des paramètres du modulateur

Paramètre Valeur
VFS2 0.8 VREF

a1 0.5
a2 0.5
a3 2
a4 1

OSR M 70
OSR M1 35
OSR M2 35

TABLEAU 4.7 – Résumé des caractéristiques de l’ADC

Paramètre Valeur
DC gain (dB) 74
GBW (MHz) 100
DNL (LSB) -0.23/+0.28
INL (LSB) -0.25/+0.25

SNDR (dB) 97.4
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4.4 Conclusion

Dans cette partie, la théorie des convertisseurs Σ∆ ainsi que le principe de conversion

en deux étapes ont été introduits et expliqués. A partir de l’analyse théorique du modula-

teur Σ∆I2-2 et des résultats de simulation, les différents paramètres du modulateur, ainsi

que des intégrateurs et des amplificateurs, ont été déterminés et sont résumées dans les

tableaux 4.6 et 4.7. Une étude de défauts a également été menée, permettant d’analyser

la sensibilité de ce convertisseur aux variations technologiques. Une étude, qui n’est pas

prévue dans le cadre de cette thèse, pourra alors porter sur la calibration de ce convertis-

seur afin de minimiser la variation d’ENOB en fonction des valeurs d’intégrateurs.
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Conception analogique

Il existe plusieurs types d’implémentations de modulateurs Σ∆. Les modulateurs à

temps continus et à temps discret. Pour des raisons de consommation et d’implémen-

tation, les modulateurs à temps discret sont privilégiés dans les imageurs. Les circuits

à temps discret sont réalisés avec des circuits à capacités commutées et sont basés sur

le transfert de charges entre deux capacités ou plus. Le principe de ces circuits sera dé-

veloppé en premier lieu. Afin de réaliser l’intégration des charges dans le circuit, un in-

tégrateur actif est utilisé utilisant un amplificateur. Dans le contexte de l’imagerie où la

largeur de l’ADC est un critère important, une économie de taille sur les amplificateurs

est à réaliser. Afin de diminuer la taille des amplificateurs, et donc du modulateur, des

architectures avec des inverseurs en tant qu’amplificateurs ont été introduites par Chae

[105][17]. En effet, les inverseurs sont les architectures les plus simples composées seule-

ment d’un transistor PMOS et d’un NMOS et sont utilisées en amplificateurs même si leur

performances comme leur gain DC ou leur slew-rate varient énormément en fonction de

la tension d’alimentation [90].

En imagerie, la technologie 0.18µm est un bon compromis entre taille de transistors

et compatibilité optique. En effet, si l’on considère un système qui est en développement

pour les systèmes embarqués, une technologie mature est préférée afin de garantir une

durée de vie suffisamment grande. C’est pourquoi, la technologie utilisée pour le reste de

cette thèse est la technologie XFAB 0.18 µm.

Le fonctionnement et le design de ces inverseurs sera abordé, suivant la méthodolo-

gie gm/Id [106]. Cette méthodologie permet de dimensionner rapidement, et suivant des

simulations dépendant de la technologie utilisée, les transistors en utilisant par exemple

les paramètres de GBW ou de consommation/courant. Pour finir, l’étude du comparateur

du modulateur Σ∆ ainsi que l’échantillonneur/bloqueur en "front-end" sont abordés.

On rappelle que l’architecture haut-niveau retenue de l’ADC est celle de la figure 5.1

et que le modulateur de second ordre utilisé est celui de la figure 5.2. Le modulateur sera

abordé dans un premier temps, ainsi que le dimensionnement de ses composants, et

l’échantillonneur/bloqueur sera abordé dans la suite.
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FIGURE 5.1 – Architecture haut-niveau retenue de l’ADC

FIGURE 5.2 – Architecture haut-niveau de modulateur Σ∆I d’ordre 2

5.1 Approche en gm/Id

Une approche populaire ces dernières années est l’approche en gm/Id [107]. Cette

approche, intimement liée aux performances de la technologie, permet de définir le ré-

gime de fonctionnement des transistors et de dimensionner les transistors des amplifica-

teurs. Cette méthodologie est très utilisée dans les applications à basse consommation.

De façon générale, les transistors, de type NMOS pour l’exemple, ont différents régimes

de fonctionnement qui peuvent être résumés comme dans le tableau 5.1.

TABLEAU 5.1 – Régime de fonctionnement d’un transistor NMOS

Inversion faible (WI) VGS < VTH-100 mV

Inversion modérée (MI) VTH-100 mV < VGS < VTH+100 mV

Inversion forte (SI) VTH+100 mV <VGS

Dans la technologie XH018 de XFAB, les valeurs de ID et de gm pour différentes largeurs

de canal et pour une longueur donnée de 3 LMIN sont montrées dans la figure 5.3.

Sur ces figures, il est possible de trouver les dimensions adaptées pour satisfaire une

transconductance et un courant de drain. A partir de ces deux figures le paramètre gm
ID

est

introduit et montré sur la figure 5.4

On s’apercoit que le paramètre gm/Id a alors une valeur variant, pour cette technolo-

gie, entre 2 et 25. De façon commune, on peut résumer les différentes valeurs de gm/Id et

les régimes de fonctionnement suivant le tableau 5.2. Le même raisonnement peut ainsi

être appliqué aux autres transistors de la technologie. Ces résultats ne sont pas montrés

dans ce rapport, le principe expliqué à partir du transistor NE suffit. Au lieu d’une mé-

thode classique de dimensionnement, cette méthode est utilisée pour choisir le régime
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FIGURE 5.4 – Courbe du paramètre gm/ID

des transistors et les paramètres tels que la transconductance et le courant de drain sont

regroupés en une seule variable, facilitant le design. Par exemple, une valeur de gm/Id de

15 pourra être retenue pour les transistors de polarisation car ceux-ci ne nécessite pas un

for courant pour fonctionner, et une valeur autour de 5 pour les transistors d’entrée de

l’amplificateur afin de fournir le courant nécessaire au fonctionnement de l’inverseur et

pour garder une taille de transistors d’entrée raisonnable.

TABLEAU 5.2 – correspondance du paramètre gm/Id et du régime de fonctionnement

Régime de fonctionnement gm/Id
Inversion faible (WI) >15

Inversion modérée (MI) 5-15

Inversion forte (SI) <5
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FIGURE 5.5 – circuit à capacités commutées avec auto-zeroing en :(a) phase d’échantillonnage et
(b) phase d’intégration

5.2 Intégrateur

Un schéma d’intégrateur à capacités commutées et utilisant un inverseur est montré

sur la figure 5.5 et utilise le principe de l’auto-zeroing introduit par Nagaraj [108], permet-

tant d’améliorer le transfert des charges pour un même gain d’amplificateur. Le schéma

d’intégration est modifié car l’inverseur ne possède qu’une seule entrée et donc pas de

masse virtuelle, comparé à un amplificateur classique. Une capacité supplémentaire CX

est alors ajoutée à l’entrée de l’inverseur, ayant pour rôle de stocker la valeur de l’offset et

ainsi de créer une masse virtuelle au point VG, permettant de revenir à un schéma d’inté-

gration connu.

Après une phase de reset pour mettre l’inverseur autour de son point de fonction-

nement, ces circuits fonctionnent en deux phases : une phase d’échantillonnage, mon-

trée sur la figure 5.5(a) et une phase de transfert figure 5.5(b). Durant la phase d’échan-

tillonnage, la valeur d’entrée du modulateur est chargée sur la capacité d’entrée CS , don-

nant VCS = VI. La valeur d’entrée de l’inverseur, ramenée à son point de fonctionnement

lorsque celui-ci est rebouclé, est stockée sur la capacité CX. Si cette valeur est chargée par

rapport à la tension Vdd/2, cela revient à charger l’offset sur la capacité CX et on peut

74



CHAPITRE 5. CONCEPTION ANALOGIQUE

définir la sortie actuelle VO[n +1/2] par

VO[n +1/2] = VO[n]+VOFFSET (5.1)

Durant la phase d’intégration, la capacité d’échantillonnage CS est déchargée dans

la capacité d’intégration CI. De part la nouvelle connection de CX avec CS , la valeur de

l’offset ajoutée à la sortie lors de la phase précédente, montrée dans l’équation (5.1), est

compensée en choisissant une valeur de capacité adaptée, en l’occurrence CX = CI. Dans

le cas où ces valeurs ne sont pas égales, un offset d’intégration apparait à chaque cycle. La

valeur de l’intégrateur VO[n +1] après la phase d’intégration est alors indépendante de la

valeur de l’offset et vaut

VO[n +1] = VO[n]+ CS

CI
VI (5.2)

Un exemple d’intégrateur est montré précédemment avec le signal de commande des

switches Φ1, avec Φ2 = Φ̄1. Comme décrit précédemment, on note les différentes étapes

d’intégrations (VO[n], VO[n+1]...) en fonction de la valeur d’entrée VI, mais aussi ce qu’il

se passe dans les demi-périodes d’échantillonnage (VO[n-1/2], VO[n+1/2]...) où une chute

VOFFSET de la valeur de sortie VO précédente est observée. Les signaux en sortie de l’inté-

grateur étant disponibles seulement une demi-période, cela explique l’utilisation de delay

z−1/2 dans l’architecture montrée précédemment dans la figure 5.2.

5.2.1 gain-boosted OTA

Classe-AB vs classe-C

L’amplificateur est un élément essentiel dans un circuit à capacités commutées dont

l’architecture la plus simple est l’inverseur. Cependant les performances d’un inverseur

sont très dépendantes de la taille de celui-ci, mais aussi de sa tension d’alimentation. En

effet l’amplificateur peut opérer en classe-AB ou en classe-C suivant sa tension d’alimen-

tation. Un amplificateur de classe AB va permettre d’amplifier à la fois les signaux ayant

une amplitude faible et élevée avec, dans mon cas de l’inverseur, au moins un transis-

tor qui est en moyenne inversion, ou les deux au niveau du point de fonctionnement.

Tandis que pour un amplificateur classe-C, aucun transistor n’est passant au repos car

cette tension est inférieure aux tensions de seuil des transistors. Cet amplificateur permet

d’amplifier fortement une partie seulement du signal d’entrée, mais possède un taux de

distortion élevé. Pour un inverseur, le régime de fonctionnement en fonction de la tension

d’alimentation est montré dans le tableau 5.3.

Dans la littérature, il existe plusieurs réalisations d’amplificateur à base d’inverseurs,

et on en arrive au fait que le choix de la classe (AB ou C) impose un compromis entre un

gain DC élevé et un produit gain-bande (GBW) élevé [92][90]. Les caractéristiques d’un
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FIGURE 5.6 – Valeurs du signal de commande Φ1, Φ2 et d’intégrateur sur quatre intégrations avec
VI = 100 mV, CS = 1, CI = 2 et VOFFSET = 20 mV

TABLEAU 5.3 – Condition de régime de fonctionnement des inverseurs

Classe de l’inverseur Condition
AB |VTHP |+|VTHN| < Vdd

C |VTHP |+|VTHN| > Vdd

amplificateur à inverseurs s’écrivent

Av = (gmN + gmP)(roN//roP) (5.3)

GBW = gm(N+P)

2πCL
(5.4)

SR = Iout

CL
(5.5)

où gmN et gmP représentent respectivement la transconductance des transistors d’en-

trée NMOS et PMOS et roN et roP leur résistance entre le drain et la source, CL la capacité

de charge de l’inverseur et Iout le courant de sortie.

Dans un amplificateur classe-C à inverseurs, il n’y a pas de courant statique, ou peu,
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car les deux transistors sont en inversion faible ou modérée. De ce fait de larges tran-

sistors sont nécessaires afin de fournir un courant élevé. Cependant, dans ce régime de

fonctionnement, la valeur de la transconductance gm est importante, ce qui entraine

d’après l’équation (5.3) un gain élevé. Dans le cadre d’un amplificateur de classe-AB, c’est

le contraire. En régime statique, les transistors sont en inversion modérée ou forte, ce qui

donne un courant statique non nul pouvant être important, augmentant la rapidité de

l’inverseur. Cependant, en inversion forte, le gm des transistors est faible, ce qui a pour

conséquence de diminuer le gain de l’amplificateur. Un résumé des performances des

amplificateurs à base d’inverseurs est montré dans le tableau 5.4

TABLEAU 5.4 – Condition de régime de fonctionnement des inverseurs

Classe de l’inverseur gain DC GBW SR Consommation
AB - + + o

C + - - +

+ : bon, o : neutre, - : mauvais

Dans notre application, un fort courant est requis afin d’assurer un GBW et un slew

rate suffisants. Afin d’utiliser une surface minimum pour délivrer ce courant élevé, un

amplificateur en classe-AB est donc utilisé. Pour ce type d’inverseurs, il est facile d’obte-

nir un GBW de 100 MHz, valeur nécessaire afin de satisfaire les contraintes temporelles

l’architecture choisie, comme montré dans la partie précédente 4.3.1 en simulation Mat-

lab sur la figure 4.21. En revanche, satisfaire un gain minimum de 80 dB, limite définie

aussi précédemment, n’est pas aussi trivial.

On peut voir dans l’équation (5.3) que le gain dépend de la transconductance d’entrée

mais aussi de l’impédance de sortie. De la même façon que pour des amplificateurs clas-

siques, il est possible d’utiliser des architectures cascode pour augmenter la résistance de

sortie et ainsi le gain de l’amplificateur, mais pas assez pour que cette solution soit uti-

lisée dans notre application. Afin d’augmenter davantage le gain, des architectures cas-

codes avec gain-boosting sont utilisées, pour satisfaire à la fois les besoins en rapidité

mais aussi de satisfaire la précision statique.

Schematic

Afin d’augmenter le gain, des architectures d’inverseurs cascodes [109] ou encore gain-

boosting ont vu le jour [110]. Afin de répondre aux spécifications du dimensionnement

du modulateur de l’IΣ∆, une architecture fonctionnant en classe-AB et utilisant un gain

boosting est utilisée. Cette architecture est montrée fig.5.7.

Un premier dimensionnement des transistors est réalisé avec la méthode gm/Id en

plaçant les transistors d’entrée et cascodes à la limite entre l’inversion forte et modérée,

et en plaçant tous les autres en inversion modérée ou faible. Les transistors cascodes M3

et M4 sont choisis légèrement plus grands que les transistors d’entrée M1 et M2 pour ne
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FIGURE 5.7 – Inverseur avec un gain-boosting

pas limiter le courant dans la branche et ainsi limiter la rapidité de l’inverseur. Les tran-

sistors utilisés dans le gain-boosting, M5 et M6, sont des transistors "low-Vt" permettant

de maximiser la dynamique de sortie qui est un point crucial pour un tel amplificateur.

Les deux miroirs de courant réalisés par les paires M7/M9 et M8/M10 laissent respective-

ment passer un courant de IN = -IP = 1 µA, cette valeur servant comme point de départ au

dimensionnement des transistors utilisés dans le gain-boosting. La largeur des transistors

est choisie à 2.Lmi n , ce qui représente un compromis entre un rapport W/L pas trop élevé

et un courant de sortie suffisant pour remplir les spécifications.

Les tailles de transistors ainsi que le paramètre gm/Id associé sont résumés dans le

tableau 5.5

TABLEAU 5.5 – Taille des transistors de l’inverseur avec gain-boosting et leur paramètre gm/Id as-
socié

transistor W / L gm/Id
M1 20 / 0.36 7
M2 5 / 0.36 7
M3 30 / 0.36 7
M4 7.5 / 0.36 7
M5 8 / 0.36 20
M6 2 / 0.36 20

M7-M9 1 / 0.36 15
M8-M10 3 / 0.36 15
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Résultats statiques

Un amplificateur à base d’inverseur peut être analysé de deux manières différentes. En

régime transitoire, lors du transfert de charge, celui-ci fonctionne comme une source de

courant chargeant la capacité à sa sortie. En régime statique, une fois les capacités char-

gées, l’amplificateur peut être considéré comme une source de tension, dont les valeurs

finales dépendent de ses caractéristiques statiques, comme le gain. Ayant dimensionné

l’inverseur pour fournir un courant suffisant (80 µA) pour charger les capacités connec-

tées, nous allons maintenant nous intéresser à l’inverseur en régime statique en tant que

source de tension.

Un point important à analyser est la variation maximale de sortie assurant un gain

mimimum de 80 dB afin de garder de la marge. La fonction de transfert de l’inverseur dé-

veloppé ainsi que le gain en dB est montré sur la figure 5.8. L’axe des abscisses de ces deux

résultats correspondant à la variation d’entrée par rapport au point de fonctionnement de

l’inverseur, soit VDD/2.

En faisant la correspondance entre le graphique du bas, qui indique une dynamique

d’entrée pour laquelle un gain est assuré, et le graphique du haut qui fait le lien avec la

sortie, nous obtenons alors une dynamique de sortie, ou plage de linéarité, de (1.36 V-0.45

V)= 0.91 V. Avec l’architecture de modulateur choisie, il est nécessaire d’assurer une plage

de linéarité de 0.8 V, ce qui est assurée par notre inverseur.

Résultats fréquentiels

Une fois le régime statique simulé, il reste à analyser le domaine fréquentiel permet-

tant de déterminer la vitesse d’un amplificateur pour atteindre le régime établi, ou passer

sous la barre d’une certaine erreur. Pour un inverseur, le GBW peut être défini par [91]

GBW = gm,n + gm,p

2πCL
(5.6)

avec gm,n et gm,p les transconductances des transistors d’entrée et CL la capacité de charge

de l’inverseur. Le GBw dépend alors des capacités qui vont être chargées. Les capacités

unitaires étant de 100 fF, une capacité de charge CL de 400 fF est choisie pour définir ce

GBW. Une analyse AC est alors réalisée autour du point de fonctionnement de l’inver-

seur afin de déterminer les paramètres fréquentiels et le résultats est montré sur la figure

5.9. Cette simulation se trouvant au point de fonctionnement de l’inverseur, le gain est

maximal et vaut 120 dB. Cependant seul le résultat statique qui est de 80 dB est à garder,

cette analyse permet seulement de déterminer le GBW. Une capacité de 400 fF est utili-

sée car c’est l’ordre de grandeur de la capacité maximale que va voir l’inverseur pendant

la phase de transfert. Avec cette capacité, on obtient un produit gain-bande GBW de 380

MHz au point de fonctionnement, ce qui est largement suffisant pour les besoins de notre

applications. Une étude plus approfondie du GBW, après extraction post-layout des pa-
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FIGURE 5.8 – Fonction de transfert de l’inverseur du gain-boosting dimensionné. Analyse du gain
en dB en fonction de l’entrée associée

ramètres, pour différentes valeurs autour du point de fonctionnement et sera effectuée

dans le chapitre suivant.

Avec ces dimensions, les caractéristiques et performances de l’inverseur sont résu-

mées dans la table 5.6.

TABLEAU 5.6 – Caractéristiques et spécifications de l’amplificateur développé

Valeur
Classe AB

Vdd 1.8 V
Courant bias 76 µA

Capacité de charge CL 400 fF
Gain DC 80 dB

Plage de linéarité (∆V) 0.90 V
GBW 386 MHz

Consommation 136 µW

Variation des performances de l’amplificateur

Afin de valider le fonctionnement de l’amplificateur dans différents cas, les corners

"worse speed" (ws) et "worse power" (wp) sont analysés pour différentes températures
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FIGURE 5.9 – Réponse fréquentielle du gain de l’inverseur autour de son point de fonctionnement

et les résultats sont montrés dans le tableau 5.7. On s’aperçoit que quelque soit le cas, la

plage de linéarité de sortie ne descend pas sous le minimum requis de ∆V = 0.8 V et que

le produit gain-bande GBW ne descend pas sous 246 MHz, ce qui est largement suffisant

pour notre application.

TABLEAU 5.7 – Caractéristiques et spécifications de l’amplificateur développé

Cas T (°C) VOUT−MIN (V) VOUT−MAX (V) ∆ VOUT (V) GBW (MHz)
Typique 25 0.42 1.37 0.95 386

ws 25 0.438 1.378 0.94 243
wp 25 0.392 1.35 0.96 372
ws -20 0.457 1.363 0.91 237
wp -20 0.387 1.396 1.01 456
ws 85 0.436 1.363 0.93 232
wp 85 0.45 1.171 0.72 226

5.2.2 Switches

Une partie importante d’un circuit à capacités commmutées est le dimensionnement

des interrupteurs. En effet, lors de l’ouverture d’un switch les charges présentes dans le

canal vont venir se répartir sur les éléments de part et d’autre du switch. Ce phénomène

est appelé injection de charges. Afin de minimiser cette injection de charges, des transis-

tors fantômes sont alors ajoutées du côté de la source et du drain, afin de venir absorber

cette répartition de charges.

Au vu des niveaux qui doivent transiter dans les switches et pour diminuer cette résis-

tance de canal , des switches CMOS "low-Vt" sont utilisés. A résistances de canal égales,
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ces transistors sont plus petits, permettant une intégration plus facilement. Afin d’obtenir

une résistance linéaire sur toute la plage de transmission, les transistors PMOS et dimen-

sionnés plus grands que les transistors CMOS. Les valeurs de ces transistors sont résumés

dans le tableau 5.8. Sauf les switchs du feedback, tous les switch utilisés dans la suite au-

ront les mêmes caractéristiques.

TABLEAU 5.8 – Taille des switches CMOS

transistor W / L
NMOS 440n / 180n
PMOS 1u / 180n

5.2.3 Analyse temporelle de l’intégrateur

Nous allons ensuite nous intéresser à la précision du transfert de charges en fonction

du temps, pour laquelle deux cas sont analysés :

• cas A : une grande variation en sortie sur la moitié de la dynamique de sortie de

l’intégrateur

• cas B : une petite variation proche du point de fonctionnement où les résistances

des switches sont les plus élevées

Le résultat de l’intégrateur est montré sur la figure 5.10. Dans cette simulation, la période

de l’horloge a été augmentée à 100 ns afin de bien visualiser le transfert de charge.
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FIGURE 5.10 – Variation de la sortie de l’intégrateur pour une entrée de 750 mV

Dans les deux cas, A et B, l’erreur d’intégration relative entre la valeur d’arrivée et la

valeur initiale est analysée. Le résultat de cette simulation est montrée sur la figure 5.11.

Nous pouvons observer sur la figure du haut, pour le cas d’une grande variation en

sortie, que pour atteindre une précision de l’ordre de 99%, un peu moins de 10 ns sont
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FIGURE 5.11 – Erreur en fonction du temps d’intégration pour une grande variation en sortie (fi-
gure du haut, cas A) et pour une faible variation (figure du bas, cas Bp)

nécessaires. Ce temps peut monter jusqu’à 11 ns pour atteindre 99.5%. L’erreur est stable

à la fin car les variations sont faibles par rapport à l’amplitude de la variation.

Lorsque l’on regarde l’erreur pour une faible variation en sortie, un temps légèrement

inférieur à 10 ns est aussi nécessaire pour atteindre une précision de 99 % et de 99.5%. en

revanche, de légères fluctuations sont observées car l’amplitude de la variation est plus

faible, augmentant alors l’erreur relative.

Le temps d’intégration pour le schéma répond alors aux exigences d’un transfert de

99.5% en moins de 20 ns, qui correspond à une charge de 5τ et d’assurer un bon transfert

avec une horloge principale de 20 MHz.

5.3 Additionneur-comparateur

Dans tout modulateur de second d’ordre avec feed-forward, on retrouve un addition-

neur passif formé de capacité, de switches suivi d’un comparateur. L’additionneur com-

porte trois entrées qui proviennent de l’entrée X du modulateur, V1 la sortie du premier
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intégrateur et V2 la sortie du deuxième intégrateur. Les parties concernées sont montrées

sur la figure 5.12.
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FIGURE 5.12 – Schéma du bloc intégrateur

5.3.1 Schéma de l’additionneur-comparateur passif à capacités com-

mutées

Le schéma de cet additionneur-comparateur est montré sur la figure 5.13 et ses quatres

signaux numériques de contrôle sont montrés sur la figure 5.14. Au début de la conver-

sion, on retrouve la remise à zéro du système grâce au signal ΦRST et P2R, qui est une

combinaison de ΦRST et Φ2. Pour des raisons de charges restantes entre deux décisions

successives du comparateur, créant un effet mémoire indésirable, un signal a2 est utilisé

au début de la conversion pour réaliser le feed-forward. Le signal a1 prend ensuite le re-

lais dès le deuxième cycle et ce jusqu’à la fin de la conversion pour réaliser l’opération de

l’addition. Pour la même raison que la présence de a2, un switch avec le signal P2R est

ajouté en entrée du comparateur afin de décharger toutes les capacités de l’additionneur

passif, pour effectuer la prochaine opération.

5.3.2 Comparateur

Il existe deux types de comparateurs principalement utilisés dans la littérature : le

strong-arm et le double tail. De nombreux travaux portent sur le développement de ces

architectures, comme la réduction de l’offset ou diminuer le temps de décision [111] [112]

[113]. Afin de diminuer le kickback du comparateur, une architecture double-tail est utili-

sée. Cette architecture est très utilisé dans les systèmes d’imagerie pour sa faible consom-

mation et ce faible kickback. Le principe de fonctionnement du comparateur est montré

sur la figure 5.15. Une prise de décision intervient lorsque l’on ferme le switch M0 du bas

pour permettre au courant de traverser la paire d’entrée. Lorsqu’une différence apparait

entrée l’entrée vi n+ et vi n−, une différence de courant dans les branches se crée, faisant

prendre au double inverseur une décision et fixant ainsi la sortie du comparateur.

Afin de minimiser le kickback du comparateur sur les intégrateurs et l’échantillonneur
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FIGURE 5.13 – Schéma du bloc sommateur-comparateur
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FIGURE 5.14 – Signaux numériques de commande de l’additionneur

TABLEAU 5.9 – Taille des différents transistors du comparateur

transistor W / L
M1 8 / 0.18
M2 8 / 0.18
M3 1 / 0.18
M4 1 / 0.18

M5 / M7 / M9 0.56 / 0.18
M6 / M8 / M10 0.56 / 0.18

bloqueur, un comparateur double tail est utilisé et son dimensionnement sont respecti-

vement données sur la figure.5.16 et la table.5.9.
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FIGURE 5.15 – Schéma de principe d’un comparateur

FIGURE 5.16 – Schéma du comparateur double tail utilisé

Pour cette architecture, lorsque le signal CLK est au niveau ’0’, la paire d’entrée n’a pas

de courant qui la traverse et les transistors M3 et M4 sont saturés et la sortie est fixée à

une valeur fixe. Lorsque le signal CLK passe au niveau ’1’, un courant passe dans la paire

d’entrée et celle-ci prend une décision suivant les valeurs de IN+ et IN−. Cette décision

est ensuite régénérée par une paire d’inverseurs donnant la sortie du comparateur.
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Résultats Monte-Carlo

Les performances du comparateur seul sur une simulation Monte-Carlo sont mon-

trées sur la figure 5.17. La simulation Monte-Carlo porte sur les variations de process et

mismatch sur 200 points. Nous pouvons observer que l’offset, non centré sur zéro, à une

valeur moyenne de -2.1 mV, pour un écart-type de 4.1 mV. En valeur absolue, cet offset

est inférieur à 12 mV, ce qui est bien inférieur au bloc sommateur et donc suffisant. Les

performances du comparateur ayant été déterminés à partir du bloc post-layout, la non

symétrie de l’offset, qui n’est pas un point critique, s’explique par le design de ce compa-

rateur Le temps de décision du comparateur est défini par la différence temporelle entre

le front montant de l’horloge CLK et le front montant sur une sortie (OUT- ou OUT+).

Ce temps de décision est ensuite analysé. Comme dit précédemment, la décision la plus

lente se trouve lorsque les deux entrées du comparateur sont les plus proches. Ce cas de

figure est alors analysé et le temps de décision maximum du comparateur est de 2.5 ns.

Cette valeur sera à prendre en compte lors de la conception du bloc d’horloge non recou-

vrante.
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FIGURE 5.17 – Analyse Monte-Carlo (process+mismatch sur 200 points) de l’offset et du temps de
décision maximum du comparateur

5.3.3 Résultats du bloc sommateur-inverseur

Pour déterminer l’offset, il convient d’analyser l’entrée du comparateur et le niveau de

décision pris en sortie, comme montré dans la figure 5.18. Le signal d’entrée sur la figure

du haut est une rampe qui varie de façon linéaire et pour déterminer l’offset, nous allons
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observer la valeur d’entrée pour laquelle la sortie du comparateur est différente avec une

précision de 2.5 mV. Cette analyse est faite pour avoir un ordre de grandeur de l’influence

des switches, effet se cumulant au mismatch de la paire d’entrée. Ce design donne alors

un offset global de l’additionneur inférieur à 11.5 mV pour une prise de décision du com-

parateur en moins de 2 ns, ce qui est suffisant pour notre application.
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FIGURE 5.18 – Analyse temporelle de l’additionneur pour déterminer l’offset : en haut, le signal
d’entrée du comparateur, en bas la sortie du comparateur après décision

5.4 Echantillonneur-Bloqueur

5.4.1 Principe de fonctionnement

Nous avons vu que les valeurs à l’entrée du modulateur étaient maintenues constantes

durant le temps de la conversion. Il faut alors réaliser une première étape de chargement

de l’échantillonneur-bloqueur.

L’inverseur conçu pour servir d’intégrateur présente des caractéristiques suffisantes,

que ce soit au niveau du gain ou encore du GBW pour être utilisé en S/H. De la même

façon que précédemment avec l’intégration utilisant un auto-zeroing pour compenser

l’offset, le schéma retenu est basé sur celui de la figure 5.5 mais diffère pour être utilisé
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dans un S/H et est montré sur la figure 5.19, avec le chronogramme associé dans la figure

5.20.

FIGURE 5.19 – Schéma de l’échantillonneur/bloqueur utilisé

FIGURE 5.20 – Chronogramme des signaux de commande de l’échantillonneur-bloqueur

La conversion est lancée avec un signal start qui passe à ’1’ (phase 1). Au début de

la conversion, la valeur du pixel est chargé sur la capacité CSH à travers les interrupteurs

avec S1 = 1 et S3 = 1 (phase 2). Afin de laisser le temps à cette capacité de charger correc-

tement, plusieurs coup d’horloge peuvent être nécessaires. A la fin de ce chargement, S1

et S3 repassent à 0. Le signal S4 passe alors à l’état haut pour effectuer le rebouclage de

l’inverseur et ainsi fixer la sortie de l’inverseur à la valeur du pixel initialement stockée. Le

signal S4 reste à l’état haut durant tout le reste de la première étape (phase 3)

A la fin de la première étape, le signal S4 repasse à l’état bas un demi-coup d’horloge

avant la dernière intégration, le résultat n’influençant pas le résidu final. Durant le dernier
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transfert de charge du deuxième intégrateur, le signal S2 passe à l’état haut et le second

inverseur charge à la fois sa capacité d’intégration et la capacité CSH. De la même façon

que lorsque cette capacité chargeait avec S1, Le transfert de charge peut être rallongé

afin de charge cette capacité supplémentaire non négligeable (phase 4). Comme pour la

première étape de la conversion, le signal S4 reste à l’état haut tout le long de la seconde

étape de la conversion (phase 5).

5.4.2 Analyse de bruit

Le circuit d’échantillonnage étant à capacités commutées, un bruit thermique venant

des interrupteurs vient alors s’ajouter durant le phase d’échantillonnage et d’intégration.

La valeur du bruit thermique issue des interrupteurs est définie par

v2
n = kT/C (5.7)

Les contraintes sur le bruit de quantification sur le bloc de l’échantillonneur ne sont

pas très restrictives. En effet, du fait de la conversion en deux étapes,nous souhaitons que

le bruit généré soit inférieur au bruit de quantification de la première conversion, soit

l’équivalent d’une conversion sur 8 bits maximum dans notre cas.

A travers le choix de la capacité CSH, il y a alors un compromis à réaliser entre bruit

thermique et ce que l’inverseur sera capable de piloter. En effet, une capacité trop faible

permet d’augmenter le courant fourni à l’entrée du modulateur Σ∆ mais le bruit ther-

mique sera élevé. D’un autre côté, une capacité élevée va réduire le bruit thermique mais

la charge présente sur l’inverseur sera trop grande, entrainant une erreur lors que la phase

d’échantillonnage à l’entrée du modulateur Σ∆.

Un bon compromis est de choisir CSH = 300 fF, ce qui correspond alors a un bruit

thermique de 117µVRMS , ce qui est largement inférieur au LSB requis de la première étape

de la conversion.

5.5 Bloc de phases non-recouvrantes

Dans un circuit à capacités commutées, les phases Φ1 et Φ2 ne doivent pas être ac-

tives en mêmes temps pour ne pas rendre passants les switches en même temps, et ainsi

partager les charges. Une solution communément adoptée est d’utiliser des horloges non

recouvrantes avec un léger délai pour contrôler les switches, générées par le schéma de

la figure 5.21. Un des problèmes majeurs dans les circuits à capacités commutées est l’in-

jection de charge lors de l’ouverture des switches. Ce problème peut être en partie résolu

théoriquement en venant insérer un léger délai lors de la fermeture des switches. Ce bloc

de non recouvrement, à partir de l’horloge principale CLK20 va alors générer deux si-

gnaux, Φ1 et Φ2 qui ne se chevauchent pas, ainsi que deux signaux Φ1D et Φ2D avec un
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court délai afin de limiter l’injection de charges.

CLK20

Φ1

Φ1D

Φ2

Φ2D

FIGURE 5.21 – Schéma du bloc générant les horloges non recouvrantes

5.6 Schéma de l’ADC

Le schéma de l’ADC entier, avec les signaux de commande associés à l’échantillonneur

bloqueur et du modulateur, sont montrés sur la figure 5.22. Les signaux de commande

sont montrés pour une conversion sur 70 cycles, valeur déterminée précédemment dans

le chapitre 4, divisée en deux étapes de 35 cycles visibles sur la figure 5.22(b). On peut

noter que le signal de reset se déclenche lors de l’échantillonnage sur l’échantillonneur-

bloqueur lors de la 1ère étape. En revanche, au début de la seconde étape, le second in-

tégrateur charge d’abord l’échantillonneur-bloqueur avant de se réinitialiser. Entre deux

conversions, les signaux S2 et S3 peuvent être maintenus à l’état haut plus longtemps

pour augmenter la précision de la charge de la capacité de l’échantillonneur-bloqueur.

5.6.1 Analyse fréquentielle

Pour caractériser le convertisseur, une évaluation du SNDR est choisie afin de limiter

le nombre de points et une analyse synchrone est effectuée. Le principe est de placer

la fréquence du signal d’entrée de l’ADC sur un point de calcul de la transformation de

fourier. Le signal d’entrée a une fréquence de 234 kHz et une amplitude crête-à-crête de

0.6 V , permettant de réaliser une analyse en seulement 256 points. Le résultat de cette

analyse est montré sur la figure 5.23.

Après conversion, tous les bits sont ensuite pondérés afin d’optimiser la conversion,

donnant un SNDR de 84.55 dB pour une résolution effective de 13.75 bits. Il consomme

430 µW pour une durée de conversion de 3.7 µs, soit une fréquence d’échantillonnage de

270 kHz.
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FIGURE 5.22 – (a) Schéma complet de l’ADC proposé et (b) signaux de commande associés
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FIGURE 5.23 – Analyse fréquentielle de l’ADC, utilisant une FFT sur 256 points

5.7 Conclusion

Dans ce chapitre, la conception analogique d’un convertisseur est étudiée. Dans un

premier temps, l’analyse des intégrateurs est réalisée avec l’introduction des intégrateurs

à bases d’inverseurs. Les analyses AC et DC des inverseurs ainsi que l’analyse temporelle

de l’intégrateur est réalisée. Les différents blocs tel que le sommateur-comparateur et

l’échantillonneur-bloqueur sont ensuite passés en revue. L’ADC permet d’atteindre une

résolution de 13.7 bits pour une fréquence d’échantillonnage de 270 kHz et une consom-

mation de 430 µW.
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Chapitre 6

Résultats

Dans ce chapitre, les résultats de simulation et analyses post-layout des différents

blocs sont discutés. Dans l’ordre, nous allons aborder l’inverseur gain-boosting qui est

un des éléments fondamentaux du circuit à capacités commutées. Les blocs utilisant cet

inverseur comme l’échantillonneur-bloqueur et l’intégrateur sont ensuite analysés. La

partie additionneur est ensuite étudiée, notamment pour l’analyse de l’offset. Pour finir,

l’ADC final est caractérisé, par une étude fréquentielle. Dans toute cette partie, la tech-

nologie utilisée est XFAB 0.18 µm avec une couche de poly et 5 couches de métaux, afin

d’établir une première estimation des performances de ce convertisseur avec cette tech-

nologie. De plus les blocs post-layout sont obtenus par une extraction RC pour observer

l’influence des deux paramètres sur le circuit.

6.1 Inverseur

6.1.1 Layout

Tout d’abord, voici un rappel figure 6.1 du schéma de l’inverseur gain boosting vu pré-

cédemment. Le layout de l’inverseur est montré sur la figure 6.2. La contrainte au niveau

de la taille a été d’imposer une largeur de 20µm, afin d’assurer la compatibilité avec un

pixel d’une largeur de 10 µm. Le layout a donc une taille de 20 µm × 40 µm. Des rails

d’alimentation ont été placés de part et d’autre de l’inverseur, afin de faciliter la mise en

blocs des différents blocs mais également pour faciliter la future mise en parallèle des

convertisseurs.

6.1.2 Analyse AC

Dans la partie précédente, l’étude du GBW a été faite au point de fonctionnement,

ce qui est bien entendu le cas le plus favorable. Dans cette partie, nous allons également

regarder l’influence de la valeur d’entrée sur le GBW pour l’inverseur post-layout. En se

plaçant dans un premier temps au point nominal de fonctionnement à 27 °C, la valeur du
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FIGURE 6.1 – Inverseur avec un gain-boosting
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FIGURE 6.2 – Layout de l’inverseur avec le gain-boosting

GBW est analysée pour différentes valeurs d’entrée autour du point de fonctionnement.

Le résultat de cette simulation est montré sur la figure 6.3. Les différentes valeurs de GBW

pour différentes valeurs d’entrée sont alors résumés dans le tableau 6.1. Mise à part une

diminution notable mais acceptable du gain, ce qui est normal car nous nous éloignons

du point de fonctionnement, nous pouvons observer que le GBW varie de quelques di-

zaines de MHz, qui reste une variation très acceptable.
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FIGURE 6.3 – Analyse AC de l’inverseur suivant plusieurs entrées compris dans la plage [-5µ ;+5µ]

TABLEAU 6.1 – Valeurs de GBW pour différentes entrées autour du point de fonctionnement

Vin (V) GBW (MHz)
-5 µ 339

-2.5 µ 347
0 364

2.5 µ 345
5 µ 341

6.1.3 Etudes aux corners

Une étude aux corners de l’amplificateur post-layout est effectuée. Dans cette partie,

une analyse DC et AC est effectuée, où l’on analyse à la fois la plage de linéarité dans

le premier cas, et le GBW dans le second cas. Dans le second cas, le GBW est analysé

autour du point de fonctionnement comme les variations autour de ce point-ci étaient

raisonnables. Les corners concernés sont les "worse speed" (ws) et "worse power" (wp)

pour trois températures (25, -20 et 85 °C). Le résultat des simulations DC et AC est montré

dans le tableau 6.2.

TABLEAU 6.2 – Caractéristiques de l’inverseur à différents corners pour plusieurs température

Cas T (°C) VOUT−MIN (V) VOUT−MAX (V) ∆ VOUT (V) GBW (MHz)
Typique 25 0.419 1.375 0.96 328

ws 25 0.438 1.377 0.94 266
wp 25 0.394 1.357 0.96 397
ws -20 0.458 1.361 0.90 228
wp -20 0.388 1.395 1.00 455
ws 85 0.438 1.362 0.92 240
wp 85 0.451 1.173 0.72 232
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Nous pouvons apercevoir tout d’abord que pour le cas nominal, le GBW est descendu

à 328 MHz, soit une chute de 60 MHz. Après cela, les cas "worse-speed", encore une fois,

diminuent le GBW car le courant, et le gm, sont plus faibles. Le cas contraire se pose pour

les cas "worse speed" qui augmentent la vitesse au détriment de la consommation, à l’ex-

ception faite du corner "wp85", qui voit sa plage de linéarité réduite ainsi que son GBW

associé. Des températures élevées seront donc à proscrire, sinon tous les autres cas ré-

pondent aux spécifications.

6.2 Echantillonneur-bloqueur

Le schéma de l’échantillonneur bloqueur est rappelé sur la figure 6.4. Une fois l’in-

verseur post-layout analysé, il va être intégré au bloc échantillonneur-bloqueur avec les

transistors CMOS. L’étude des switches n’est pas indépendante et le bloc échantillonneur

bloqueur est étudié dans son intégralité.

FIGURE 6.4 – Schéma de l’échantillonneur/bloqueur

6.2.1 Layout

Le layout de l’échantillonneur bloqueur est montré sur la figure 6.5. Dans ce bloc, on

retrouve l’amplificateur à droite, et les switch et la capacité à gauche. Plusieurs switchs

sont placés en parallèle afin de diminuer la résistance de contre-réaction, permettant au

système un transfert plus rapide. On retrouve les rails d’alimentation prolongés le long

des switchs et des capacités permettant l’intégration sur une largeur de pixel. La taille

totale de l’échantillonneur-bloqueur est de 20 µm × 73 µm.

6.2.2 Etude post-layout

L’erreur en sortie après commutation des switches pour différents corners est analysée

et le résultat est montré sur la figure 6.6. La plage d’entrée de simulation choisie est de 0.9

±0.4 V, soit une dynamique légèrement supérieure à la dynamique d’entrée de l’ADC.

L’erreur en sortie de l’échantillonneur-bloqueur est définie par la différence entre la

valeur mesurée et la valeur de l’entrée du bloc échantillonneur bloqueur.
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FIGURE 6.5 – Layout d l’échantillonneur bloqueur
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FIGURE 6.6 – Erreur en sortie de l’échantillonneur-bloqueur sur toute la plage d’entrée du conver-
tisseur pour différents corners de simulation et températures (-20°C, 25°C, 85 °C)

Nous pouvons observer une erreur linéaire sur toute la dynamique d’entrée observée,

qui peut s’interprèter comme une erreur de gain du bloc échantillonneur-bloqueur. Cette

erreur est principalement due aux injections de charges lors de la fermeture des switches

et de la mise en rebouclage de la capacité de l’échantillonneur-bloqueur. Pour des faibles

valeurs d’entrée, nous pouvons noter que l’erreur est positive, donc que le signal en sortie

est plus grand que la valeur théorique. Cela est due à la domination des transistors PMOS

dans les switchs CMOS, générant plus de trous que d’électrons. A l’inverse, pour les va-

leurs d’entrée très élevées, voire proche du maximum, l’erreur est négative, indiquant que

les NMOS sont prédominants dans la conductivité. La dysymétrie de la courbe vient de la
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non symétrie des transistors PMOS et NMOS dans le switch CMOS.

Cette erreur est accentuée dans le cadre du corner "worse power", indépendamment

de la température , qui va venir augmenter le nombre de trous dans le circuit, et ainsi

accroitre l’erreur créée. L’effet inverse est observé avec les corners w p, ou "worse speed",

qui limite la conductivité des transistors.

6.3 Integrateur

Le schéma de l’intégrateur est rappelé sur la figure 6.7. Dans cette partie, le signal de

feedback n’est pas compris dans le bloc afin de permettre la réutilisation du bloc inté-

grateur pour les deux intégrateurs du modulateur Σ∆. Le bloc intégrateur est analysé en

régime transitoire où le temps d’intégration (TI) est observé.

FIGURE 6.7 – Schéma du bloc intégrateur

6.3.1 Layout

Le layout du bloc intégrateur est montré sur la figure 6.8 et occupe une surface de 20

µm × 83 µm. Afin de gagner un peu en surface sans complexifier de façon inconsidérée

le layout, des switchs sont placés sous les capacités tout en laissant de la place entre eux.

On retrouve la capacité d’entrée CS qui est bien deux fois plus petite que les deux autres

capacités, qui sont placées le plus proche de l’inverseur pour limiter la longueur des pistes

effectuant le rebouclage.

6.3.2 Etude post-layout

Deux cas sont analysés :

• une grande variation en sortie sur la moitié de la dynamique de sortie de l’intégra-

teur

• une petite variation proche du point de fonctionnement où les résistances des switches

sont les plus élevées
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FIGURE 6.8 – Layout de l’integrateur

La méthodologie est identique à la partie concernant l’étude schéma, avec la même va-

riation en sortie et le résultat de ces deux simulations est montré sur la figure 6.9. Dans

cette figure, on montre l’erreur commise, en pourcentage de la valeur finale, lors de l’inté-

gration des charges en fonction du temps d’intégration. Dans cette simulation, le temps

d’intégration disponible est de 50 ns afin de complètement laisser le temps au système

de se stabiliser. Cependant notre système utilise une horloge de 20 MHZ, laissant, sans

tenir compte du non recouvrement des signaux, au maximum 25 ns pour effectuer l’inté-

gration. Cette valeur peut facilement descendre de plusieurs nanosecondes dû au bloc de

non recouvrement des horloges. Nous allons alors considérer un temps maximal d’inté-

gration de 20 ns pour la suite.

Nous pouvons apercevoir que dans les deux cas nominaux, une erreur inférieure à 1%

est commise pour un temps d’intégration de 10 ns et cette erreur peut descendre sous

les 0.3% et s’établir si l’on laisse jusqu’à 15 ns. L’erreur relative commise sur la grande

variation est plus faible, dû au fait que l’erreur en sortie représente une variation plus

faible que la variation totale en sortie de l’inverseur.

Les corners "worse power" à 25°C et à -20°C, comme remarqué précédemment dans

le cas de l’inverseur, sont plus rapides que le cas nominal et offre un temps d’intégration

plus faible. En revanche, le cas à 85°C est quasiment le plus lent, ce qui est cohérent avec

les résultats de l’inverseur, mais anormal en terme de résultat. Cependant, ce corner reste

à la limite de la validité en terme de transitoire avec un temps d’intégration ne dépas-

sant pas les 18 ns, ce qui laisse même un peu de marge pour les horloges du bloc de non

recouvrement.

En ce qui concerne les corners "worse speed", pour chaque température, le temps

d’intégration maximal à 99.5 % pour les deux simulations varie de 14 ns à 17.5 ns, ce qui

est aussi juste sous les spécifications temporelles souhaitées. Tout ces résultats sont résu-

més dans le tableau 6.3.
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TABLEAU 6.3 – Résumé des temps d’intégration du bloc intégrateur pour différents corners

∆V élevé ∆V faible
Cas T (°C) TI (ns) TI (ns) TI (ns) TI (ns)

(à 99 %) (à 99.5 %) (à 99 %) (à 99.5 %)
Typique 25 9 11 9.4 10

ws 25 12.3 15.5 13.5 15
wp 25 8.1 12.1 7 12.1
ws -20 12 14 13.5 15
wp -20 6.6 8.2 7.5 10
ws 85 14 17 13.5 17.5
wp 85 14.5 17.5 13.5 17.5
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FIGURE 6.9 – Erreur en fonction du temps d’intégration pour une grande variation en sortie (figure
du haut) et pour une faible variation (figure du bas)
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6.4 Additionneur-comparateur

Dans cette partie, les analyses du layout de l’additionneur ainsi que des résultats post-

extracted sont effectués. Le comparateur n’a pas de pré-requis particulier en spécifica-

tions en ce qui concerne la paire d’entrée car l’offset n’est pas un élément déterminant.

Les caractéristiques du comparateur sont montrés dans le tableau 6.4. On a vu précédem-

ment que la taille de la capacité unitaire de l’additionneur était de 75 fF, car seul le signe

de la tension étant important, et non la précision finale du transfert de charges.

6.4.1 Layout

Le layout de l’additionneur est montré sur la figure 6.10 avec les différentes parties

provenant de l’entrée, du premier et du deuxième intégrateur. La taille du layout total de

l’additionneur est de 20 µm×63 µm et les caractéristiques de l’addtionneur et du compa-

rateur sont résumées dans le tableau 6.10

FIGURE 6.10 – Layout de l’additionneur

6.4.2 Etude post-layout

De la même façon que précédemment, pour déterminer l’offset du comparateur dans

le schéma de l’additionneur, une rampe de tension est appliquée sur une des entrées et on

regarde la valeur d’entrée pour laquelle deux valeurs consécutives de la sortie changent,

ainsi on obtient une fourchette de l’offset. Le résultat de cette simulation est montré sur

la figure 6.11. Dans cette figure, la valeur du bit de sortie change pour une valeur d’entrée

de l’additionneur comprise entre 0.919 et 0.921 V, soit un offset inférieur à 21 mV.

Cet offset s’explique par les capacités parasites en entrées du comparateur mais éga-

lement celles provenant des switches CMOS avec les transistors fantômes. Le temps de

décision du comparateur avec les inverseurs en sortie, pour le cas le moins favorable aux

103



CHAPITRE 6. RÉSULTATS

0 100n 200n 300n 400n 500n 600n 700n
0.89

0.9

0.91

0.92

0.93
V

in
 (

V
)

100n 200n 300n 400n 500n 600n 700n 800n

0

1

Q

Temps (s)

 

 

analog extracted

schematic

FIGURE 6.11 – Sortie synchrone du bloc intégrateur lorsqu’un rampe est appliquée en entrée

TABLEAU 6.4 – Récapitulatif du layout du comparateur

Offset additionneur < 21 mV
Temps de réponse < 1.9 ns

Layour comparateur 20 µ× 16 µ
Layour additionneur 20 µ× 63 µ

alentours de la valeur d’offset et en cas nominal, est de 1.72 ns, ce qui est suffisant pour

les contraintes du bloc de non-overlapping.

6.5 ADC

Dans cette partie, l’ADC dans son intégralité, niveau schematique et post-layout sont

étudiés.

6.5.1 Layout

Tout d’abord, son layout est montré sur la figure 6.12. Il a été routé en technologie

0.18µm de XFAB avec une couche de poly et cinq couches de métaux. Celui-ci mesure

20µm × 370 µm, ce qui est compatible pour une largeur de pixel de 10 µm. Celui-ci pos-
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sède 2 rails d’alimentation, permettant ainsi une parallélisation facilitée pour des pixels

d’une largeur de 10 µm.

Echantillonneur
bloqueur 1st intégrateur 2nd intégrateur Additionneur

FIGURE 6.12 – Layout de l’ADC

6.5.2 Résultats

Comme précédemment, une simulation de l’INL et DNL serait trop longue à effectuer,

donc comme dans la partie théorique, une étude fréquentielle est effectuée avec comme

résultat un SNR et un SNDR. On choisit d’effectuer plusieurs simulations avec des ampli-

tudes d’entrée différentes sans modifier la fréquence. La réponse fréquentielle de l’ADC

est montrée sur la figure 6.13.
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FIGURE 6.13 – Réponse fréquentielle de l’ADC "fully extracted"

Lorsque l’on applique une fréquence d’entrée de 200 kHZ, proche de la fréquence de

Nyquist, cet ADC est capable d’atteindre un SNDR de 72.8 dB, soit un ENOB de 12.1 bits. Il

consomme 450 µW avec une tension d’alimentation de 1.8 V. Les performances de l’ADC

sont résumées dans le tableau 6.5.

6.5.3 Figure de Mérite

Un FoM a été introduit dans le chapitre 1 pour pouvoir comparer les différentes archi-

tectures d’ADC liés à l’imagerie. Avec les résultats obtenus précédemment, nous obtenons

FoMWal den de 455 fJ/step, ou encore un FoMCIS de 9.1 µm.pJ/step.
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TABLEAU 6.5 – Récapitulatif des performances de l’ADC IΣ∆2-2

Technologie 0.18 µm
Alimentation 1.8 V

Fréquence d’échantillonnage 270 kHz
Puissance 450 µW

Surface 25 µm × 370 µm
SNDR 72.8 dB

FoMCIS 9.1 µm.pJ/step

Lorsque l’on compare ce résultat aux autres ADCs de l’imagerie, nous nous aperce-

vons que son FoM est élevé dû l’utilisation de pixel large. Une comparaison de cet ADC

est effectuée et montrée sur la figure 6.14 et on remarque que cet ADC se trouve au même

niveau que les autres ADCs hybrides de la littérature, validant ainsi cette architecture et

l’utilisation d’inverseurs en tant qu’amplificateurs.

9 10 11 12 13 14 15 16 17 18

Résolution (bits)

10
-14

10
-13

10
-12

10
-11

F
o
M

C
IS

Cyc

SAR

Σ∆

Hyb

Ce travail

FIGURE 6.14 – Comparaison de cet ADC avec la littérature
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Chapitre 7

Conclusion

L’objectif principal de cette thèse était l’étude de la conception d’architecture de conver-

tisseur analogique/numérique haute résolution (>14 bits) à 200 kHz pour une intégration

monolithique dans le cadre des imageurs CMOS.

Une étude des différentes architectures présentes et répandues dans le domaine de

l’imagerie est d’abord réalisée, en analysant leurs avantages et leurs inconvénients. Très

vite, il apparaît que l’architecture qui est la plus adaptée pour les hautes résolutions est le

convertisseurΣ∆. Comme nous travaillons avec des signaux continus issus de capteurs en

entrée du convertisseur, le Σ∆ incrémental (Σ∆I) est retenu. Ce convertisseur qui est ana-

lysable en régime temporel, contrairement au Σ∆ classique, est très adapté pour des ap-

plications nécessitant des hautes résolutions et une fréquence d’échantillonnage faible.

Dans le domaine de l’imagerie, les ADCs colonne sont devenus très répandus, per-

mettant ainsi de diminuer la fréquence d’échantillonnage de l’ADC. Cependant, cela se

fait au détriment de la parallélisation de ces convertisseurs, et donc de leur largeur indivi-

duelle, qui doit pouvoir tenir dans une largeur de pixel. Ce dernier point est très restrictif

et vient détériorer les performances des ADCs.

Ce travail discute dans un premier temps du développement et de l’amélioration sur

le Σ∆I afin de répondre aux spécifications visées, que sont une résolution élevée, une fré-

quence d’échantillonnage de 200 kHz et une largeur de pixel de 10µm. Une conversion en

deux étapes, utilisant un convertisseur Σ∆I de second ordre, est préférée afin de réduire

le nombre de cycles nécessaires sans se préoccuper des problèmes de stabilité qui appa-

raissent pour des ordres de modulateurs supérieurs. Cette solution est rendue possible

grâce au fait que la dernière valeur analogique du dernier intégrateur du modulateur, ap-

pelé le résidu, est l’image de l’erreur de conversion du premier étage. Cette valeur peut

alors être convertie une nouvelle fois pour améliorer la résolution du convertisseur. Une

analyse théorique de ce convertisseur utilisant un modulateur de second ordre a mon-

tré que c’est la solution la plus adaptée à nos besoins. Cette conversion en deux étapes,

en plus de réduire le temps de conversion, est effectuée en réutilisant le même hardware

pour les deux étapes. L’utilisation du même hardware pour les deux étapes de la conver-
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sion entraîne un gain de place car un seul modulateur est utilisé pour réaliser les deux

conversions.

Dans un deuxième temps, l’utilisation d’inverseurs en tant qu’amplificateur est dis-

cutée. Pour le design analogique, plusieurs travaux se sont portés sur l’utilisation d’inver-

seurs dans les intégrateurs du modulateur Σ∆ afin de gagner de la place. Afin de répondre

aux spécifications de gain DC et de GBW, une architecture avec gain-boosting est utilisée.

Les inverseurs étant sujets à des variations de process très importantes, un schéma d’inté-

gration avec auto-zeroing est utilisé afin de compenser les variations d’offset. Des études

post-layout sont alors réalisées pour voir si les performances DC, AC et temporelles sont

respectées.

L’ADC conçu vise une résolution de 14 bits pour une fréquence d’échantillonnage de

200 kHz. Un SNDR maxmimum de 72.8 dB est obtenu donnant un ENOB de 12.1 bitspour

une consommation de 450 µW. Le FoM calculé est de 9.1 µm.fJ/step , ce qui est dans la

fourchette des ADCs two-step de l’imagerie.

7.1 Contribution

Les principales contributions de cette thèse sont d’avoir démontré qu’il est possible

de développer des ADCs two-step basés sur des architectures Σ∆I utilisant des inverseurs

pour une implémentation colonne dans le cadre des imageurs CMOS, mais aussi

• Analyse et mise en équation de l’erreur de modulateur Σ∆I d’ordre 1 et supérieur,

ainsi que l’erreur pour les architectures de conversion en deux étapes, suivant l’OSR

et la dynamique d’entrée du modulateur

• Modélisation d’une architectureΣ∆I two-step la plus adaptée pour atteindre 14 bits

afin de réduire le nombre de cycles nécessaires à une conversion, avec prise en

compte des différents défauts liés à l’analogique

• En Imagerie, un échantillonneur bloqueur est systématiquement présent entre le

pixel et l’ADC pour effectuer le blocage durant la conversion. Afin de se placer dans

une approche systémique, cet échantillonneur-bloqueur peut venir être intégrer à

l’ADC. Une architecture two-step Σ∆I utilisant un seul modulateur d’ordre 2 pour

les deux étapes de la conversion, avec l’ajout d’un échantillonneur bloqueur avant

le modulateur pour permettre de stocker le résidu analogique de la première étape,

et le rendre disponible à l’entrée du modulateur pour la seconde étape.

• Une architectureΣ∆I two-step compatible avec l’utilisation d’inverseur gain-boosting

en tant qu’amplificateur pour satisfaire les contraintes de résolution de l’ADC, tout
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en utilisant un schéma d’intégration adapté aux inverseurs et à leur fortes variations

de process.

7.2 Perspectives

Du fait de la demande croissante de convertisseurs analogique-numérique dans le

domaine de l’imagerie, beaucoup de travail reste à accomplir pour répondre aux besoins.

Tout d’abord, dans le court terme, plusieurs améliorations peuvent être envisagées,

tant au niveau de la modélisation qu’au niveau de la simulation, et sont les suivantes :

• La modélisation sous MATLAB de l’ADC, et plus particulièrement de l’amplificateur

et du bloc intégrateur, prend en compte soit le gain DC soit le produit gain-bande

GBW. Une modélisation dynamique plus proche de la réalité, par exemple avec le

slew-rate permettrait de déterminer au mieux les besoins de l’amplificateur, et donc

d’optimiser les performances de celui-ci, notamment en terme de consommation.

• Lors de la conversion avec un convertisseur Σ∆I, le dernier bit de cette conversion

n’est pas utilisé par le filtre numérique, et donc n’intervient dans le calcul de l’ap-

proximation finale de la valeur d’entrée. Or ce bit peut être utilisé pour déterminer

le signe du résidu en fin de conversion, permettant ainsi de gagner un demi-bit sur

la résolution finale. Cela est modifiable pour la machine à états qui commande les

switchs de l’ADC, et plus particulièrement ceux du bloc additionneur.

En ce qui concerne le layout, la réalisation d’un convertisseur ne pose pas de pro-

blème, mais la future mise en parallèle de ceux-ci peut entrainer des complications. De

ce point de vue, différents axes de recherche sont possibles, dont :

• Différentes méthodes de layout concernant le placement et le routage des compo-

sants pourront être envisagées. Le placement linéaire des composants donnant un

routage facile, mais imposant un feedback analogique pour le résidu et numérique

pour la sortie du comparateur sur plusieurs dizaines de µm, peut ainsi être revu,

afin d’optimiser les paramètres post-extraction.

• La génération des tensions de références et des différents blocs de miroirs de cou-

rants nécessaires aux inverseurs peut être analysée. En effet, obtenir une valeur de

tension fixe le long d’une piste pouvant mesurer jusqu’à plusieurs millimètres de

long peut ne pas être trivial. Les effets de capacités parasites et de la résistance de

la piste s’accumulant, cela peut influencer la polarisation des inverseurs le long de

la matrice, créant ainsi un gradient de polarisation. Une analyse de différentes mé-
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thodes de polarisation pourra alors être envisagée.

• Du point de vue architecturale, une analyse de la répartition du nombre de cycles

total et des architectures avec plus d’étapes sont envisageables. Pour ce dernier

point, la partie de commande numérique a été développé dans cette optique pour

venir tester des architectures à 3 voire 4 étapes à partir du même circuit analogique,

pour estimer leurs performances.

Ces travaux de thèse font actuellement le sujet d’une autre thèse qui vient de démarrer

en septembre, portant sur la calibration du convertisseur.

• La calibration numérique est un élément essentiel pour venir essayer de corriger

de façon post-conversion les défauts de l’analogique, de façon à venir rattraper le

nombre de bits effectif de l’ADC. Encore une fois, la parallélisation des convertis-

seurs est un élément important pour décider de la calibration. On peut venir l’effec-

tuer sur tous les ADCs en parallèle, l’appliquer à un ADC test auquel on appliquera

à tous les ADCs les mêmes coefficients, malgré l’apparition de mismatch et/ou gra-

dient entre les différents ADC. Il existe encore de nombreuses méthodes de calibra-

tion, à l’aveugle ou non, permettant de calibrer un ADC. Ces points pourront être

abordés dans la future thèse.

Et pour finir, sur le plus long terme, une étude de durcissement aux radiations pourra

être effectuée. En effet, cet ADC initialement conçu pour être destiné aux systèmes em-

barqués pour l’avionique/l’espace, des fortes contraintes sont alors ajoutées sur l’électro-

nique dû aux radiations. D’évènement radioactifs ciblés dans le temps à une ionisation

lente et régulière détériorant les systèmes, de nombreux cas peuvent alors être analysés

et éventuellement testés. Ces travaux pouvant facilement être le sujet à part entière d’une

autre thèse.
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Résumé :  Cette thèse porte sur la conception et 

la réalisation de convertisseurs 

analogique/numérique (ADC) haute résolution 

dans le domaine de l’imagerie spatiale en 

technologie 0.18 µm. 
Un imageur CMOS est un système destiné à 

acquérir des informations lumineuses et les 

convertir en données numériques afin que celles-

ci soient traitées. Ce système est composé d’une 

matrice de pixels, d’ADC, de registres et de blocs 

de signaux de commande afin de rendre toutes 

ces données disponibles. Avec la taille 

grandissante de la matrice de pixels et la cadence 

d’image par seconde croissante, l’ADC doit 

réaliser de plus en plus de conversions en moins 

de temps et est donc devenu l’un des « bottleneck 

» les plus importants dans les systèmes 

d’imagerie. Une solution adaptée a donc été le 

développement d’ADC colonne situé en bout de 

colonnes de pixels afin de réaliser des 

conversions en parallèles et c’est ce sujet qui va 

m’intéresser. 

 

Dans une première partie, n’ayant pas de 

contraintes sur l’architecture d’ADC à utiliser, 

une étude de l’état de l’art des ADC pour 

l’imagerie est réalisée ainsi que les spécifications 

visées pour notre application. Une architecture 

sigma-delta incrémental à deux étapes semble la 

plus prometteuse et va être développée. Ensuite, 

une étude théorique de l’ADC choisi, et plus 

particulièrement du modulateur sigma-delta à 

utiliser est effectuée, afin notamment de 

déterminer l’ordre de ce modulateur, mais 

également le nombre de cycles de cette 

conversions. Une fois les paramètres de 

modélisation définis, un schéma transistor est 

réalisé au niveau transistor, avec une particularité 

au niveau de l’amplificateur utilisé. En effet, afin 

de gagner en surface qui est l’un des points 

importants dans les systèmes d’imagerie, un 

inverseur est utilisé. Une étude de cette 

inverseur, afin de choisir le plus adapté à notre 

besoin est effectuée avec des simulations monte-

carlo et aux « corners ». Pour finir, un routage 

global de l’ADC est réalisé afin de pouvoir 

comparer ces performances à l’état de l’art. 

 
 

 

Title : Design of high resolution analog-to-digital converters for CMOS image sensors 

Keywords : ADC, image sensor, incremental sigma delta, inverter-based 

Abstract : This thesis deals with the conception 

and design of high resolution analog-to-digital 

converters (ADC) for CMOS image sensor 

(CIS) applications with the 0.18 µm technology. 
A CIS is a system able to convert light to digital 

data to be processed. This system includes a 

pixel array, ADCs, registers and a set of clocks 

to acquire and transport the data. At the 

beginning, a single ADC was used for the whole 

matrix of pixels, converting the pixel value in a 

sequential way. With the growing size of the 

pixel array and the increasing frame rate, the 

ADC became one of the bottleneck of these 

system. A solution was found to use column 

ADC, located at the bottom of each column in 

order to parallelize the conversions. These 

column ADC are going to be my point of interest 

in this thesis. 

First of all, a state of the art of the ADC for CIS 

is realized in order to determine the best 

architecture to use. A two-step incremental 

sigma-delta is chosen and investigated. A 

theoretical analysis is done, especially on the 

modulator in order to determine the order of this 

modulator and the oversampling ratio of the 

conversion. Then a schematic is realized, with a 

special feature on the amplifier. Indeed, an 

inverter is used as amplifier in order to reduce 

the size of the ADC. A montecarlo and corner 

studies are then realized on the ADC, a layout is 

proposed and the ADC is compared to the state 

of the art of the ADC for CIS. 
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