~

UNIVERSITE DE STRASBOURG

o’

N°d’ordre : 40

Ecole Doctorale Mathématiques, Sciences de I'Information
et de I'Ingénieur

UDS - INSA — ENGEES

THESE

présentée pour obtenir le grade de

Docteur de I'Université de Strasbourg
Discipline : Sciences de I'lngénieur
(Spécialité : Electronique, Microélectronique)

par

Sébastien Heini

Conception et Intégration d’'un capteur a Pixels Act ifs
Monolithiques et de son Circuit de Lecture en Techn ologie
CMOS Submicronique pour les Détecteurs de Position du Futur

Soutenue publiguement le 23 mars 2009

Membres du jury

Directeur de these : . Yann Hu, Professeur a I'Université de Strasbourg |
Co-Directeur de these : M. Marc Winter, Directeur de Recherches au CNRS, IPHC, Strasbourg
Rapporteur externe : . Patrick Garda, Professeur a I'Université Pierre et Marie Curie de Paris

Rapporteur externe :

M
M
Rapporteur interne : M. Luc Hébrard, Professeur a I'Université de Strasbourg |
M
M. Michel Paindavoine, Professeur a I'Université de Bourgogne
M

Examinateur : . Jacques Lecoq, Ingénieur principal de physique nucléaire, LPC,

Clermont-Ferrand

IPHC UMR 7178



N°d'ordre : 4 0

Date d’'impression : 04 Mai 2009



Remerciements

Je souhaite remercier Yann Hu et Marc Winter, mes directeurs de thése. lls m’ont permis
de mener a bien cette thése au sein de [l'lnstitut Pluridisciplinaire Hubert Curien de
Strasbourg. Yann Hu m’a soutenu et donné toute liberté dans l'orientation de mes travaux.
Ses précieux conseils en microélectronique et sa grande disponibilité ont contribué a mon
épanouissement dans des activités de recherches passionnantes. Marc Winter m’a accordé
un soutient inestimable et les moyens nécessaires pour assurer la mise en ceuvre des
travaux de recherche. Ses connaissances et ses recommandations ont été une source
d’inspiration qui m’ont suivi tout au long de la these.

Je remercie également Peter Senger et tous les membres du GSI "Gesellschaft fur
Schwerionenforschung mbH" de Darmstadt, Allemagne. Par leur confiance et leur soutient,
jai eu I'honneur de participer & des recherches d'ordre mondial sur la conception du
détecteur de particules de I'expérience de physique CBM "Compressed Baryonic Matter".

Je tiens a remercier Wojciech Dulinski, Abdelkader Himmi, Michal Szelezniak, Isabelle
Valin et plus particulierement Christine Hu. lls ont partagé avec moi leurs connaissances en
conception de systémes intégrés et d'instrumentations. lls m’ont également apportés leur
aide lors des manipulations et des recherches réalisées durant cette thése.

Je souhaite remercier Luc Hébrard, Patrick Garda, Michel Paindavoine et Jacques Lecoq
d’avoir accepté de faire partie de mon jury de these.

Je remercie également tous mes collegues de I'lPHC, et plus particulierement Daniel
Huss, directeur de ce laboratoire, Jean-Daniel Berst, Claude Colledani, Grzegorz Deptuch,
Gilles Claus, Daniel Husson, Christian Illinger, Kimmo Jaaskelainen, Mathieu Goffe, Nicolas
Ollivier-Henry, Nicolas Pillet, Fouad Rami, Jean-louis Riester et Marie-Hélene Sigwart,
chacun ayant participé a la réussite de ces travaux de thése. Je présente mes
remerciements a Antony Bozier, Vincent Frick, Jean-Baptiste Kammerer, Frédéric Morel et
Jean-Pierre Le Normand pour leurs conseils en microélectronique.

Je tiens a exprimer une profonde gratitude envers mes parents. lIs m’ont écouté et
conseillé durant les projets et les expériences auxquels jai été confronté. Je leur suis
également reconnaissant pour leur présence permanente et leurs encouragements qui m’ont

accompagné durant toute ma vie.



Page sans texte



Table des matieres

Introduction générale............cocoiiiiii it i 1
1 Capteurs CMOS pour I'expérience CBM................  .......... 7
1.1 INTrOAUCTION ..t e e e e e eas 7
1.2 Physique de |a Mati@re........ccooeeeeeeiieeeiie et e e e e e e e eeenee 8
1.3 Contexte d'implémentation des capteurs CMOS..........cccoeeiiiiiiiiiiiiiiiiinnnns 11
1.3.1 L PrOJEt FAIR oottt ettt e e e e e e et e e e e e e e e e e nnntbe e e e e e e e e e annes 11

1.3.2  Physique étudiée avec I'eXpPErience CBM .........ccccoiiiiieiiiiiee e 12

1.3.3 Identification des phénomenes PhYSIQUES ........cceeeiiiiiiiiiiiee e e e e 15

1.3.4 Le dEtECIEUI CBM ...ttt s e e 16

1.3.5  Letrajectometre MVD/STS . ...ttt e e e s e e e e e e e s s san e e eeeaeeeennnes 18

1.3.6  Caractéristiques du dEteCteUr MVD .........ccciiieiiiiie ettt 20

1.4 Capteur CMOS pour le détecteur MVD .........coovviviiiiiiiiiiieeeeeeeeeiin e 22
1.4.1 Implémentation des capteurs CMOS dans 1€ MVD .........cccccooviiiiiiiieee it 22

1.4.2 Généralités sur les capteurs CMOS ........ociiieiiiiie et 23

1.4.3  Architecture générale des capteurs CMOS ........cccoooiiiieeiiiiie e 24

1.4.4 Chaine de lecture des capteurs CMOS .........ooiiiiiiiiiiiiieee e e 26

1.4.5 Problématique de conception des capteurs CMOS..........occiieeiiiiieeiiiiee e 28

1.5 CONCIUSION e e 31



v Table des matieres

2 Capteurs CMOS en modes tension et courant.......... ...33
P20 R 011 Yo [ T 1T o USRS 33
2.2 Interactions des semi-conducteurs avec les rayonnements ionisants........ 34

2.2.1  Création de paires électron-trou dans le SiliCIUM ..........c.cccovvieeiiiiee e 34
2.2.2  Détection de particules MinimMuM IONISANIES ..........ceeviiireeiiiieeeiiiiee e siee e e sireeeesieeee e e 35
2.2.3 Détection des photons : RAYONS X.....cuiieiiiiiiiiiiieeeeeiiiiiiieie e e e s s ssiraeeeeeessssnnnrneeeasaeessnnnnes 39
2.3 Elément de détection : la photodiode ..........coooeeeiiiiiiiiiieici s 42
2.3.1 Geénéralités sur la photodiode ............cevieeiiiiiiiiiiii e 42
2.3.2 Caractéristiques de 1a photOdiode .........ccoiviiiiiiiiii e a7
2.4  Architectures €N mode tENSION .........cuuiiiiiiiie e 51
2.4.1 Photodiode avec un transistor e "TeSeL".........coiiiiieiiiiiie e 51
2.4.2 Photodiode a polarisation CONLINUE...........coccuiiiiiire e ciiiieie e e e e e e e e e e e eeanes 53
2.5 Architecture en mode COUrant ............coeeeiiiiiiii e 56
2.5.1  LE PROIOFET ...eiiiiiiii ettt e e e e s et e e e e e e e st e e e e e e s e e anrbaaeaeaeeaannne 56
2.5.2 Le PhOtOFET SIMPIfi€ .....ouiiiiieiiiiiiiiiiiee ettt e e e s e e e e e s e e e e e e e e e nnnes 61
2.6 Mémoire de courant : double échantillonnage corrélé "in pixel"................. 64
2.6.1 Intégration d’'un traitement CDS dans €S PiXelS........ccccuvevieeiiiiiiiiiiie e 64
2.6.2  Principe de fonctionnement du CDS..........cccuiiiiiii e a e e 65
2.6.3  Contribution en bruit deS MEMIOITES ........ceiiiiiiiiiiiiie et 67
2.7 Réalisation d’'un Capteur CMOS & PhOtOFETS .....coooiiiiiiiiiiiccie 68
2.7.1  Architecture générale du capteur CMOS ..........coeiiiiiiiiiiiiiiee e 68
2.7.2 Capture et lecture d'images avec 1€ CAPLEUN ......ccveeiiiiiiieirie e e e 70
2.7.3  Outils de caractérisation des PhOtOFETS .......cccoiiiiiiiiiiiiiiiiie et 71
2.8 Résultats de la caractérisation des PhotoOFETS..........cccovvvvviiiiiiiieceeeeeees 77
2.8.1  AHMENUALION dES PIEAESIAUX....ccciiiirieiiiiee e i iictieie e e e e e s et e e e e s e ssnre e e e e e e e s s snnrenneeeaeeeeannes 77
2.8.2  Atténuation du Bruit FPN .. .....ooiiiii e 78
2.8.3 Résultats de la caractérisation des PIXEIS..........cccuiieiiiiiieiiiieeeiiiee e siee e see e sreee e 84
2.9 Tolérance auXx radiatioNS ............ceuuuuuiiiiieeeeeeeeeeiieee e e e e e e e eeear e e e e e eeeeanne 88

2.00  CONCIUSION <. 90



Table des matiéres %
3 Conversion Analogique-Numeérique...........cccccceee vevvvvnnnn, 93
3.1 INFOAUCTION s 93
3.2 CAN pour les capteurs CMOS .......ccooo oo 94
3.2.1 Contexte d'iNtEgration deS CAN .........cciiiiiiiiiiie ettt e e saba e e s ssneee s 94
3.2.2  Motivation pour la conception deS CAN ... ..ot 95
3.2.3 Contraintes de conception deS CAN .......cciiiiiiiiiiiiiiie e r e e e e s e araeae s 96
3.2.4 Cahier des charges des CAN ......cooiiiiiiiie e a e e s eraaee s 98
3.2.5  Propositions A€ CAN .. ..ccci it e e e e e e s s s e et e e e s s s ar e e e e e e e e e anrrrares 100
3.2.6 Rappel d'architectures de CAN ClaSSIQUES.........c.uuuriiieaiiiiiiieee e 101
3.3 CAN A dOUDIE FaMPE....eeeiee et e e e e e e aeaaee 103
3.3.1 Concept architectural du CAN ........cooiiiiiiiie e e 103
3.3.2  Architecture de CNA & CapacitésS COMMULIEES ........uuvveiiiiiieiiiiieesiiieeessiireeessieaeeeseeeeas 105
3.3.3 Simulation des erreurs de conversion et du bruit ... 107
3.3.4  Comparateur AU CAN. ...t e e e e e e e e ab e e e e e e e e annbeaeeaaaeeeeeannreneeas 108
3.3.5 Résultat des simulations du CAN ........cccciiiiiiiiieeie e erer e e e 112
3.4 Caractérisation desS CAN ......cooiiiiiiii i 113
3.4.1  Architecture générale du Circuit WILIAM............ooiiiiiiiiiiiiie e 113
3.4.2 Outils de caractérisations deS CAN .......cc.ceiiiiiiiieiiiiee e 115
3.5 Résultats de la caractérisation ............cccceeeeieiiiii, 116
3.5.1  CONAItIONS T8 MESUIE ...ttt e e ettt e e e e e e s s et e e e e e e e e e annbeeeeeaaaeeaeannneeeeeas 116
3.5.2  Erreur de MONOTONICITE .......c.ciiuiiieiiiiiee ettt e e sitee e e st e e s sttt e e e st e e s snte e e s esbeeaeenntaeeeennees 116
3.5.3 Caractéristiques de conversion du CAN ........cooiciiiiiiree e e e 117
3.5.4 Erreur d'offset et €rreur de Qain .........ccuvviiiie e 118
3.5.5 Erreur de non-linéarités différentielle .............ccvveiiiiiii e 119
3.5.6  Erreur de non-lin€arités iNtEQrale............uuevveeiiiiiiiiiie e 120
3.5.7 Récapitulatif des performances du CAN .........ccviiiiiiie et 121
3.5.8 Extension du concept vers un CAN @ N FAMPES .......eveiiviiieiiiiieeiiiieeesnineeeesssneeeesnsneeas 123
3.6 Nouvelles architectures de CAN pour les capteurs CMOS ...........cccccueees 124
3.6.1  Nouvelle courbe de CONVEISION.......coiuiiiiiiiie ettt 124
3.6.2  Proposition de nouvelles architectures de CAN ..ot 125
3.7 CONCIUSION 1. 127

Conclusion générale............ oo, 129



vi

Table des matieres

ANNEXE A

A.1 Technologies de capteurs au silicium..................
ALLL CapeUrs CCD ... ettt e e e e e e e e e e e e e e
A.1.2 Capteurs & micropistes de SiliCIUM ..ot e e e e e e
A.1.3 Capteurs a pixels hybrides...............cociiii i
A.1.4 Capteurs @ DEPFETS......coiviiiiiiii i e e

A.1.5 Technologie de CapteUIS D ... ..iuuieit et e et et e e e e e e e e e e ae e e eens

A.2 Substrats des capteurs CMOS...........ccovivvennnn.

A.3 Principe de capture et de lecture d’images..........covoeviieiiiiiiiieieneenns

A.3.1 Modes de capture des Capteurs CMOS.............ccovvennnen
A.3.2 Cellules de mémorisation dans les pixels.......................

A.3.3 Mode de lecture des Capteurs CMOS. ...t e e e e e

ANNEXE B i e 147
B.1 Dessins physiques des PiXelS........c.oiiiiiiiiiiiii 147
B.2 Bancdetestdu circuit Mimosa 13..........ccciiiiiiiiiii i 148

B.2.1 Photographie du banc de test. ... 148
B.2.2 Carte électronique POWER_BOARD.......cciiitiie et e et e e ee e e e aeae eans 149
B.2.3 Carte électronique M13 PROXY ....c.iiiiiiiiiiii it iiieiee iniee e eiee e senneeanneneneaens 150

B.2.4 Carte électronique ML3 BOARD. ..ottt ittt et e e e e e et e e e eees

ANNEXE C o

Bibliographie.........cccoooi i,

Conférences et publications..............cocovev i enn .,

165



Vii

Table des figures

Figure 1-1 : StruCture de IatOmMe. . ...t s e e e e e e e e et e e e e e e s e sanrereeaaeeesnnnnnes 8
Figure 1-2 : Table récapitulative des Fermions du Modéle Standard (MS). .......cccccccveeeiiiiiiiieeeee e 9

Figure 1-3 : Complexe d’'accélérateurs de particules du projet FAIR au GSI auprés duquel seront

installées plusieurs experiences de PRYSIQUE. ......cccuuiiiiiiiiiie et see e see e s sae e e s sntae e e e eneeas 11
Figure 1-4 : Diagramme de phase de la mati€re NUCIEAITE. ..........cceeeiiiiiie i 13

Figure 1-5 : Représentation schématique des trajectoires des particules produites lors d'une collision

d'union lourd sur une Cible fIXE. ... 15
Figure 1-6 : (a) Désintégration d’'un méson DO, (b) désintégration d’'un méson D™, ..........ccceevvrevennnn. 16

Figure 1-7 : Vue schématique du détecteur CBM. De gauche a droite dans le sens du faisceau
figurent le MVD (Micro Vertex Detector) et le STS (Silicon Tracking System), le RICH (Ring Imaging
Cherenkov Detector), les trois stations du TRD (Transition Radiation Detector), le TOF (Time Of
Flight) composé de RPC (Resistive Plate Chambers) et enfin le calorimétre ECAL (Electromagnetic
(7Y Wo 10 0= (= o) TR TR PPPUPURRRR 17

Figure 1-8 : Simulation des trajectoires des particules émises lors d’'une collision Au+Au

a 25 GeV/nucléon dans 'eXPErieNCE CBM.........uiiii i e et e s r e e e e s e s st aar e e e e e s e snnrrneees 18

Figure 1-9 : (a) Vue schématique préliminaire en 3 dimensions des stations de capteurs MVD et STS,
(b) organisation des stationNs MVD €1 STS. ....ciiiiiiiiiiiiiiee e e e e e e e e e s e raeeeaaeee s 19

Figure 1-10 : (a) Implémentation physique des capteurs CMOS, (b) schéma de principe de la

Premiere StatioN AU MVD........cuuiiiiiiiiie it ettt e e e e s et e e s et e e s st e e e e e staeeeastaeeeenntaeeeantaeeeennees 22
Figure 1-11 : Structure générale du capteur CMOS. ........cooiiiiiiiiiiiie et saaee e saeae s 23
Figure 1-12 : Organisation générale d'un capteur CMOS. .........coocuiieiiiiiie i saeeee s 25

Figure 1-13 : Organisation détaillée d'un capteur CMOS avec traitement analogique ou (et) numérique

intégrés en mode lecture Parall€liSEE. ..........uuuvi i i 26

Figure 1-14 : Lien entre les parameétres des capteurs CMOS..........cccviiiiieeeiiiiiiine e e 28



viii Table des figures

Figure 2-1 : Représentation d'une "collision” entre une particule chargée et un atome. ...................... 35

Figure 2-2 : Perte d'énergie d'une particule minimum ionisante dans le silicium déterminée avec la
formule de Bethe-BIOCH [BA4]. ..ottt e ettt e e e e e e e b e e e e e e e e anneeeeeeas 37

Figure 2-3 : Distribution de la perte d'énergie suivant la fonction de distribution de Landau pour une

particule MiNIMUM IONISANTE [S4]. ...eiii i e e e e e e e e e e et e e e e e e e e e e nrabeeeaaaeaaan 38

Figure 2-4 : (a) Spectre énergétique des photons émis par une source *Fe, (b) courbe d’absorption

des photons en fonction de leur €nergie [30, 34]. ..coii i 39

Figure 2-5 : Coefficient d'atténuation massique des rayonnements électromagnétiques dans le silicium

Aol aTex el gl e L 1= TR =Y g =T o = SRS 40
Figure 2-6 : Représentation de I'effet pPhotOIECINQUE. ......covviiiiiiiiiie e 41
Figure 2-7 : (a) Vue en coupe d'une photodiode, (b) champ électrique dans la couche P. ................. 42

Figure 2-8 : (a) Coefficient de diffusion des porteurs [41] et (b) durée de vie des porteurs en fonction

de la concentration de dOPANES [42]. ..ceiee ittt e e e e e et e e e e e e e e e e anbb e e e e e e e e e anneeeeeeas 45
Figure 2-9 : Diffusion des électrons dans e SUDSErat. ............eevvieiiiiiiiiiiiice e 45
Figure 2-10 : Modeéle de la PhotOdIOAE. ........ccoi i e e e r e e e e e s nnenes 47

Figure 2-11 : (a) Vue en coupe de la photodiode avec le transistor de "reset", (b) chronogramme

présentant le fonctionnement du diSPOSIIf...........ooiiiiiiiiiee e 51

Figure 2-12 : (a) Vue en coupe de la photodiode intégrant une diode de polarisation continue,

(b) chronogramme présentant le fonctionnement du diSPOSItif. ..........coovviiiiiiiiiie e, 53
Figure 2-13 : Modéle de la photodiode couplé a une diode de polarisation. ...........ccccccvvveiiciereeiinnnnn 55
Figure 2-14 : (a) Vue en coupe du PhotoFET, (b) schéma équivalent du PhotoFET. ..........ccccccevvvee.. 56
Figure 2-15 : Modéle petit signal du PhotoFET et de I'étage SUIVEUT. .........ccooviiiiieeeeeiiiiiiiieeee e 58
Figure 2-16 : (a) Vue en coupe du PhotoFET simplifié, (b) schéma électrique équivalent................... 61
Figure 2-17 : Modéle petit signal du PhotoFET SIMPIfi€..........cooeeiiiiiiiiiie e 62

Figure 2-18 : Schéma électrique du Double Echantillonnage Corrélé a mémoires de courant connecté

au PhotoFETs et au PhOtOFETS SIMPIfIES.......c.uiiiiiiiiie ittt 65
Figure 2-19 : Chronogrammes d'écriture du courant |, dans les mémoires 1 et 2. .........c.occcvvineenn. 66
Figure 2-20 : (a) Dessin physique (layout) du capteur Mimosa 13, (b) organisation du capteur. ......... 68
Figure 2-21 : Organisation détaillée du circuit Mimosa 13 (multiplexeur non représenté).................... 69

Figure 2-22 : (a) Séquences des phases de capture et de lecture d'images,

(b) chronogrammes détaillés des signaux pilotant [€S PIXelS. .......ceveeiiiiiiiiiiee e 70



Table des figures iX

Figure 2-23 : Organisation du banc de test de MimOSa 13. ........ccooviiiiiiiiiee i e 71
Figure 2-24 : Chaine de lecture de MIMOSA 13, ...t e e se e e e e e e e e e snrraee e e e e e s e nnnes 72
Figure 2-25 : Schéma de I'amplificateur en courant et de I'amplificateur /U. ............ccccocvevviiineeicnnnnnn. 73
Figure 2-26 : Signal l,ix délivré par une colonne de PiXxels. ... 75
Figure 2-27 : Signal de sortie unipolaire positive de I'étage différentiel. ..........cccoceviiiiieiiiciiee i, 75

Figure 2-28 : (a) Histogramme des données S, 1(j) délivrées par les mémoires 1 des pixels,

(b) histogramme des données S,(j) délivrées par les mémoires 2, (c) histogramme CDS................... 76

Figure 2-29 : Distribution de la contribution en bruit totale (avec CDS), (a) des pixels a PhotoFET,
(b) des pixels & PhotoOFETS SIMPHfIES. ....uuviiiiiie e r e e e e et reeaae e s 79

Figure 2-30 : Signal de sortie unipolaire positive de I'étage différentiel,
(a) du PhotoFET et (b) du PhotoFET SImMPlifi€. ......cc.vviiiiiiie et 80

Figure 2-31 : Distribution du signal délivré par les pixels ayant collectés des charges,
(a) pixels a PhotoFETS, (b) pixels a PhotoFETS SIMPIIfi€S. .......oooiiiiiiiiiiiieeciee e 82

Figure 2-32 : (a) Photodiode classique, (b) photodiode tolérante aux radiations. ............ccccceveeeeeeinnns 88

Figure 2-33 : (a) Vue d’un transistor MOS, (b) représentation en deux dimensions

du transistor & grille FEIMEE. ... e e e e e e s e e e e e e e e nrnreeeee s 89

Figure 3-1 : Exemple d’architecture de capteur CMOS pour la détection de vertex.........cccocvvvveeevinnns 94

Figure 3-2 : Représentation des contraintes liées a la conception des CAN dédiés

AUX CAPLEUrS CIMOS. ... 96
Figure 3-3 : Synoptique d'un CAN WIilKINSON. .......uiiiiii it e e e e e e e e 101
Figure 3-4 : Synoptique d'un CAN de type SAR. ... 102
Figure 3-5 : Synoptique du CAN & dOUDIE FAaMPE. ......cccuiiiiiiiiie et 104
Figure 3-6 : Schéma du convertisseur N/A 4 bits & capacités COMMULEES.........cccceeeeveiiiiinieeeeeeeinninns 105
Figure 3-7 : Simulation temporelle du comportement du CNA a capacités commutées. ................... 106
Figure 3-8 : SChEma dU COMPAIALEU . ......ceieeiiiiiiiieee e e e e eecie e e e e e e s st e e e e e e s s s e e eeeeesessnnsreeneeeeesannne 108
Figure 3-9 : Schéma de I'amplificateur différentiel du comparateur..............ccccvvvveveeeiiiiciiieeee e 109
Figure 3-10 : Schéma du comparateur COMIMULE. .........cuuiieiiuiireeiiiieeesiiee e eieeeessereeesssbaeeessseaeeeennens 110
Figure 3-11 : Simulation du comparateur pour évaluer son offset et valider son fonctionnement...... 111

Figure 3-12 : Simulation Monte-Carlo de 'offset du comparateur. ...........cccoooiiiiiiiiie i 111



X Table des figures

Figure 3-13 : Simulation finale du CAN & double rampe. ........cccceeviiiiiiiiie e 112
Figure 3-14 : (a) Dessin physique du circuit WILIAM, (b) synoptique du CirCuit. ............cccovveeeeerinnns 113
Figure 3-15 : Banc de test du CircUit WILIAM. .........ooii e a e 115
Figure 3-16 : Caractéristiques de sortie mettant en évidence les erreurs de monotonicité. ............... 116
Figure 3-17 : Caractéristiques min et max traitée du CAN a double rampe. ........ccccceevviiveeiiciieeeennnn, 117
Figure 3-18 : Caractéristiques moyenne traitée du CAN a double rampe. .........ccccocvveviiieecicieee e, 117
Figure 3-19 : Caractéristique DNL du CAN & double rampe.........cccccviiiieeeiiiiiiiieee e e e 119
Figure 3-20 : Caractéristique INL du CAN & double rampe. .........coociiiiieee e 120
Figure 3-21 : Comparaison entre les CAN SAR, Wilkinson et a double rampe. ............cccovvveveeeiinnns 123

Figure 3-22 : Nouvelle courbe de conversion proposée pour les CAN employés dans les capteurs

CMOS dEdiés A [a AELECHION AE VEITEX. ... .eiiiiiiiiiieitie et eiee ettt ettt ettt sab e sbe e e sab e e s be e e sabeeenees 124
Figure 3-23 : Architecture de CAN a réseaux d'interrupteurs iNtEgrés. .........covcvevvireeiiiieeesiineee e 125
Figure 3-24 : Architecture de CAN a CNA 2 bits a capacités COMMULEES. ..........ccccuveeviiieeeeiiieee e, 126
Figure A-1 : Vue schématique en coupe d'un capteur CCD a lecture parallélisée......................... 135
Figure A-2 : Vue schématique en coupe d’un détecteur a micropistes de silicium......................... 136
Figure A-3 : Vue schématique en coupe d’'un capteur a pixels hybrides.............ccccocvviiieiininnen. 137
Figure A-4 : Vue schématique en coupe du DEPFET ...ttt e e e e 138
Figure A-5 : Vue en coupe d'un capteur d’infrarouges en technologie 3D.............cc.ccoii i ennn. 139
Figure A-6 : Comparatif entre les capteurs 2D €t 3D ... ....oo i e e e 140

Figure A-7 : (a) Vue en coupe d'un substrat avec couche épitaxiée, (b) vue en coupe d’'un substrat Hi-

res, (¢) vue en coupe du substrat de la technologie SOIl..........ccccoiiii it e e eeen 0, 141
Figure A-8 : Mode de capture d'images dans les capteurs CMOS...........cocoviiiiiiii i e 143
Figure A-9 : Méthode de capture d'images avec des pixels a plusieurs mémoires...............c..ccceeuee. 144

Figure A-10 : Représentation de la lecture parallélisée et série d'une matrice de pixels................. 145



Table des figures Xi

Figure B-1 : (a) Dessin physique du pixel intégrant le PhotoFET, (b) dessin physique du pixel intégrant

le PhOtOFET SIMPLIfi.... ..o e s e e e e e e e e e e nenne e eeeneeennneaennes LAT
Figure B-2 : Vue en coupe d’'Un PIXEL... ... ..ot et e e e e e e e 148
Figure B-3 : Photographie du banc de test de Mimosa 13..........cooiiiiii i e e 148
Figure B-4 : (a) Synoptique et (b) photographie de la carte POWER_BOARD. .......................... 149
Figure B-5 : (a) Synoptique et (b) photographie de la carte M13 PROXY. ......ccoeeveiiiiiineennn..... 150
Figure B-6 : (a) Synoptique et (b) photographie de la carte M13 BOARD. .............coeeevvevvienn. . 151

Figure C-1 : (a) Organisation physique du CAN, (b) dessin physique du contréleur numérique. ...... 153

Figure C-2 : (a) Dessin physique du CNA, (b) dessin physique du comparateur. ......................... 154



Xii

Page sans texte



Xiii

Table des tableaux

Tableau 2-1 :

Tableau 2-2 :

Tableau 2-3:

Tableau 2-4

Tableau 2-5:

Tableau 2-6 :

Tableau 2-7

Tableau 3-1

Tableau 3-2 :

Tableau 3-3 :

Table récapitulative des caractéristiques des éléments du banc de test. ...................... 74
Résultats de mesure du facteur d’atténuation des pi€destauX. ...........cccvvvveeeeereiicvvnnnnn. 78
Résultats de mesure du facteur d’atténuation du bruit FPN. ..........cccoooiiiiniiiciieeen, 78
: Résultats de mesure de la contribution en bruit totale (avec CDS).........cccccvvevviieeeenen, 79
Résultats de mesure de la contribution en bruit (SanNs CDS). ........cccccvevviiieeiiiieeeeiiieennn 81
Résultats de mesure du CCF et de FENC. .......cccciiiiiiiiiiiiee e 83
: Caractéristiques des chaines de lecture & PhotoFETs simplifiés ou non....................... 84
: Résultats de simulations du CNA 4 bits a capacités COmMMULEES........cccceeevvvevvreereeennn. 107
Résultats de mesure, erreurs d’offset et de gain du CAN a double rampe. ................. 118
Récapitulatif des caractéristiques mesurées et simulées du CAN. .......ccccceeeeevvinrnnnnn. 121



Xiv

Page sans texte



Introduction générale

Dans nos sociétés contemporaines, les besoins quotidiens d’outils de communication,
d’'information et de transport motivent des travaux de recherches et de développements sur
des appareils tels que le téléphone, le téléviseur, I'automobile... Actuellement, ces
instruments implémentent des systémes électroniques et microélectroniques pour améliorer
leur qualité de service. L’électronique employée dans ces appareils a débuté par l'invention
de la diode par John Ambrose Fleming en 1904. Ce composant fut également nommeé : valve
a oscillation, valve thermoionique ou tube a vide. En 1906, Lee De Forest ajoute une
électrode a la diode pour créer la triode qui permet I'amplification de signaux électriques.
Ces inventions sont considérées comme la naissance de I'électronique [1]. L'effet transistor
ne fut découvert qu'en 1948 par les américains John Bardeen, William Shockley et Walter
Brattain, chercheurs de la compagnie Bell Téléphone. Or, le premier transistor en silicium a
été fabriqué en 1954. Cette réalisation constitua la base des microcircuits électroniques
numeériques et analogiques employant la technologie & semi-conducteurs en silicium [2].

Outre les applications dans les appareils grands publics, la technologie a semi-
conducteurs est employée dans des expériences de physique des particules et de physique
nucléaire. Ces expériences permettent de vérifier ou de remettre en cause des théories
élaborées par des scientifiques et sont généralement composées d'accélérateurs et de
détecteurs de particules. Ces instruments d'une grande complexité sont actuellement
capables d'identifier des phénomenes de physique a I'échelle submicronique. Or, les
ambitions des programmes scientifiques requiérent I'amélioration des performances de
mesure de ces outils. Ceci se traduit par des efforts de recherches, de développements et de
constructions qui s'étalent généralement sur une période de 20 a 30 ans. Ainsi, plusieurs
milliers de chercheurs et d’'ingénieurs, qui excellent dans des domaines tels que la physique,

la microélectronique et I'informatique, participent a des projets "pharaoniques"”.
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Dans les expériences de physique, les accélérateurs sont employés pour obtenir des
collisions de faisceaux de particules : protons, électrons, ... Pour caractériser un état final
résultant de la collision des faisceaux, on mesure les caractéristiues de chacune des
particules produites a l'aide d'un assemblage de détecteurs: chambres a muons,
calorimetres électromagnétiques, détecteurs de traces, détecteur de vertex,... Par exemple,
les informations délivrées par le détecteur de vertex permettent de déterminer la position des
vertex qui correspondent aux lieux de désintégration de particules. Par l'analyse des
trajectoires et l'identification des particules créées, les physiciens peuvent identifier les
évenements physiques engendrés lors des collisions et statuer sur leur interprétation.

Les technologies a base de semi-conducteurs, tels que les capteurs a pixels hybrides ou
a micropistes de silicium, sont déja employées pour réaliser des détecteurs de vertex. Les
capteurs CCD "Charge Coupled Device" sont généralement employés pour limagerie
(photographie, caméras,...) mais ils peuvent également étre utilisés dans les détecteurs de
vertex. Actuellement, les capteurs CMOS' d'images ou MAPS "Monolithic Active Pixel
Sensor" constituent une alternative aux technologies précédentes. Ces capteurs CMOS
offrent un meilleur compromis entre les paramétres de vitesse de lecture, de résolution
spatiale?, de consommation électrique, de tenue aux rayonnements et de budget de matiére.
Tous ces parametres de ce type de capteurs dépendent de I'expérience de physique dans
laguelle ils prendront place, notamment en fonction des phénomeénes physiques a observer,
de la surface de mesure a couvrir et de la proximité du capteur avec le point d’'interaction ou
les phénoménes de physique ont lieu. Pour répondre aux besoins spécifiques des détecteurs
de vertex, les capteurs CMOS dédiés integrent avantageusement sur un méme substrat, des
pixels sensibles aux particules ionisantes (alpha, béta, rayons X, ...) et des microcircuits
d’amplification et de traitements des signaux. Ce concept architectural est réalisable par
I'utilisation de la technologie CMOS qui est couramment employée par l'industrie pour la
fabrication de circuits électroniques numériques, analogiques et mixtes. En implémentant
des éléments de détection de particules ionisantes et des microcircuits de traitement, les
capteurs CMOS appartiennent a la famille des SoC "System on Chip". Actuellement, des
recherches sont conjointement menées pour optimiser les performances des pixels et des
microcircuits de traitement. En effet, les cahiers des charges des détecteurs de vertex

imposent des contraintes considérables sur les différents parametres des capteurs CMOS.

' cMOos : Complementary Metal Oxyde Semiconductor.
% Résolution spatiale : précision sur la position du point de passage d’'une particule électriquement

chargée a travers la matrice de pixels du capteur CMOS.
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Lors de l'application des capteurs CMOS dans les détecteurs de vertex, ces capteurs
devront étre capables d'effectuer quelques centaines a plusieurs dizaines de milliers de
mesures de la position de la trajectoire des particules par seconde avec une précision de
I'ordre du micrométre. Pour atteindre cette résolution spatiale, des travaux sont menés pour
accroitre la densité de pixels par unité de surface (cm2) et augmenter le rapport signal-a-bruit
des microcircuits intégrés dans les pixels. Il s’agit de trouver un compromis entre la densité
de pixels par cm? et le rapport signal-a-bruit des microcircuits, tout en veillant & maintenir la
vitesse de lecture et a ne pas augmenter la consommation électrique. Un avantage offert par
la technologie CMOS est la possibilité de réduire I'épaisseur du capteur & quelques dizaines
de micrométres. Ceci garantit une déviation minimale des particules lorsque celles-ci
traversent les capteurs. Le grand nombre dimpacts de particules de hautes énergies
auxqguelles sont soumis les capteurs peuvent engendrer des disfonctionnements irréversibles
des microcircuits intégrés. Ce probleme a initié de nombreuses recherches pour rendre les
microcircuits et les éléments sensibles aux particules des capteurs CMOS tolérants aux
rayonnements intenses. Les contraintes énoncées précédemment sont propres a chaque
détecteur de vertex et définissent le cahier des charges des capteurs CMOS.

Actuellement, le potentiel technologique des capteurs CMOS offre la flexibilité
nécessaire pour élaborer des architectures de pixels et de microcircuits dédiées aux
détecteurs de vertex. Lors de leur conception, les pixels sensibles aux particules ionisantes
requiérent une attention particuliére pour que le capteur puisse remplir le cahier des charges
imposé par son intégration dans les détecteurs de vertex. Généralement, les pixels sont
constitués d’'une photodiode et d’'un microcircuit de prétraitement de signal en mode tension.
Notons que la photodiode associée a un microcircuit de prétraitement en mode tension est
déja couramment employée pour la détection de lumiére visible et pour la détection de
particules minimum ionisantes. Lorsqu’une particule traverse le pixel, la photodiode délivre
un signal électrique qui subit un premier jeu d’opérations (amplification, réduction du bruit, ...)
par le microcircuit de prétraitement intégré dans les pixels. La sensibilité des pixels aux
particules ionisantes, et implicitement celle du capteur, sera dépendante des choix
architecturaux de la photodiode et du microcircuit de prétraitement.

Les travaux effectués sur 'amélioration de la résolution spatiale et sur 'augmentation de
la vitesse de lecture sont a l'origine d’une nouvelle approche de détection en mode courant
utilisant une structure originale intégrée nommeée : le PhotoFET. Ce dernier convertit les
charges libérées dans la couche sensible du capteur lors du passage d'une particule
ionisante en variation amplifiée de courant. Le PhotoFET offre une solution alternative pour

améliorer la réponse des capteurs CMOS.
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Associés a la matrice de pixels, des microcircuits analogiques et numériques intégrés
dans les capteurs CMOS traitent les informations délivrées par les pixels et renvoient, en
sortie du capteur, des informations compatibles avec des systemes d’acquisition de
données. En raison de la densité de pixels par cm? et de la vitesse de lecture, un capteur
CMOS renvoie un flux de données équivalent a plusieurs centaines de Ghits par seconde.
L'envoi aux systéemes d’'acquisitions des données sous forme de signaux analogiques
impose I'emploi de circuits analogiques rapides et gourmands en énergie. Ce probleme est
résolu par l'intégration dans le capteur d’'un microcircuit numérique de sparsification des
données et de "suppression de zéros" qui supprime les informations inutiles délivrées par les
pixels. Ces systémes numériques réduiront le flux de données sortant du capteur de 1 a 2
ordres de grandeur suivant le cas. L'implémentation de ce filtre au sein du capteur permet
d’augmenter la densité de pixels par cm2 et donc d’améliorer la résolution spatiale tout en
maintenant un flux de données en sortie du capteur proche du Gbit/s. L'utilisation de
Convertisseurs Analogique-Numérique (CAN) compacts, de basse consommation et rapides
devient donc incontournable dans les capteurs pour interfacer la matrice de pixels et le
microcircuit de suppression de zéros. Ainsi, le capteur CMOS devient un systéme complexe
intégrant des microcircuits analogiques et numériques dans un volume réduit et il sera
capable de répondre aux besoins spécifiques de chaque application : imagerie de lumiere
visible, microscopie électronique, détecteurs de vertex.

Les capteurs CMOS ont été proposés par I'équipe "Capteurs CMOS" du laboratoire
IPHC pour constituer les détecteurs de vertex des expériences de physique subatomique
telles que I'expérience STAR' et I'expérience CBM?. Le cahier des charges de cette derniére
est trés ambitieux, notamment en termes de vitesse de lecture (10 ps soit 100 K lectures par
secondes) et en tolérance aux rayonnements intenses non ionisants® (>10™ neg/cm?/an) et
ionisants (>1 MRad). Dans le cadre des études menées sur 'augmentation de la vitesse de
lecture et 'amélioration de la résolution spatiale pour atteindre les objectifs requis par CBM,
de nouvelles architectures de PhotoFETs et de CAN a doubles rampes ont été proposeées et

seront présentées dans ce manuscrit.

! STAR : Soleniodal Tracker At RHIC, expérience de physique des particules au laboratoire BNL
"Brookhaven National Laboratory”, New York, United States of America.

> CBM: Compressed Baryonic Matter, expérience de physique nucléaire au laboratoire GSI
"Gesellschaft fiir Schwerionenforschung mbH", Darmstadt, Allemagne.

® Rayonnement non ionisant : exprimé en neutron équivalent par cm?® (neq). 1 neq exprime le dégat

causé par un neutron de 1 MeV, avec 1 eV = 1,6 x10™ Joule.
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Apres cette introduction, nous présenterons le projet FAIR, acronyme de Facility for
Antiproton and lon Research et I'expérience de physique nucléaire CBM. Nous détaillerons
ensuite le cahier de charges des capteurs CMOS proposés par notre laboratoire pour
constituer le détecteur de vertex MVD (Micro Vertex Detector) de I'expérience CBM. Nous
terminerons ce chapitre par une explication détaillée des différentes contraintes de

conception liées a I'application aux détecteurs de vertex.

Le deuxiéme chapitre de ce mémoire de thése s'inscrit dans le cadre des études
menées sur l'augmentation de la vitesse de lecture et de la sensibilité aux particules
ionisantes des capteurs CMOS. Nous proposons et décrivons une architecture originale
sensible aux particules ionisantes nommée PhotoFET. Les résultats de la caractérisation de
PhotoFETs intégrés dans un capteur CMOS seront présentés. Ces résultats permettrent de
statuer sur la compatibilité des PhotoFETs avec leur application a la détection de particules

jonisantes.

Le troisieme chapitre présentera une architecture originale d'un CAN hybride entre un
CAN a approximations successives et un CAN de type Wilkinson. Ce CAN a doubles rampes
permet de convertir un signal analogique délivré par un pixel vers un code binaire (4 bits). Il
devra satisfaire des caractéristiques draconiennes pour étre intégrable dans les capteurs

CMOS employés pour la détection de particules.

Finalement, nous ferons le point sur I'ensemble des travaux réalisés. Puis nous
présenterons les travaux restant a réaliser et donnerons des perspectives pour I'orientation

des travaux a venir.



Page sans texte



Chapitre 1

Capteurs CMOS pour I'expérience CBM

1.1 Introduction

Initialement, les capteurs CMOS ont été développés pour I'imagerie de lumiére visible.
Par la suite, des travaux réalisés par le groupe « Capteurs CMOS » de I'lPHC de Strasbourg
ont démontré que ces capteurs trouvent un grand champ d’applications pour la détection des
particules ionisantes : électrons, photons, protons, ... Ainsi, les capteurs CMOS ont été
proposés en vue de leur intégration dans le détecteur de vertex de I'expérience CBM planifié
aupres du futur accélérateur FAIR du GSI — Darmstadt (Allemagne).

L’identification des phénomeénes physiques attendus par le programme scientifique de
CBM requiert la construction d’'un détecteur de particules de nouvelle génération. Ceci
impose la conception de capteurs rapides, hautement granulaires, et tolérants aux
rayonnements. La collaboration CBM a retenu les capteurs CMOS pour constituer le
détecteur de vertex, car ils offrent un meilleur compromis technologique que les CCD ou que
les pixels hybrides ; notamment en termes de vitesse de lecture, de budget de matiere, de
résolution spatiale, de consommation et de tolérance aux rayonnements. Ces parametres
sont consignés dans un cahier des charges élaboré par la collaboration CBM. Les efforts de
recherche pour adapter les capteurs CMOS au détecteur de vertex de CBM se concentrent
sur la vitesse de lecture, la tolérance aux rayonnements et sur le budget de matiére.

Dans ce chapitre, nous présentons le contexte d'application des capteurs CMOS : des
concepts de base de la physique des particules a lI'implémentation des capteurs dans le
détecteur I'expérience CBM. Une présentation générale de I'expérience illustrera les objectifs
de son programme scientifique. L’explication de la méthode de mesure des phénomeénes
physiques sera suivie d'une description de I'architecture générale des capteurs.

Ce chapitre se conclura par une présentation des différents liens entre les paramétres
des capteurs CMOS.
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1.2 Physique de la matiere

Des études de physique ont démontré que la matiere qui nous compose et qui hous
entoure est formée principalement d’atomes, eux-mémes constitués de plusieurs particules
élémentaires’ décrites par le Modéle Standard (MS). A partir du siécle dernier, le MS a été
établi au fur et a mesure des découvertes expérimentales et des travaux théoriques. Le MS
décrit trois forces dominantes a I'échelle microscopique qui agissent sur les douze particules
élémentaires et leurs antiparticules. Simultanément, il explique la plupart des phénoménes

physique qui ont présidé a I'évolution de I'Univers dans ses premiers instants [3].

-

Electron

Atome Noyau Quarks & Gluons
Figure 1-1 : Structure de I'atome.

L'atome, présenté schématiquement par la figure 1-1, a une dimension de l'ordre de
10 m. Il contient un noyau atomique et des électrons. La dimension du noyau est de I'ordre
de 10 m et les électrons sont des particules élémentaires sans dimension dans le MS. Le
type de 'atome est défini par le nombre de nucléons® contenus dans le noyau atomique. Par
exemple : le noyau d’hydrogéne contient 1 proton, celui du silicium **Si renferme 14 protons
et 14 neutrons et le noyau de 'atome d’uranium 238 (***U) est composé de 92 protons et
146 neutrons. Les nucléons sont constitués de 3 quarks dits de valence. Actuellement, les
quarks sont considérés comme des particules de matiére élémentaires sans dimensions,

tout comme les électrons [3]. Quarks et électrons sont des fermions répertoriés par le MS.

! Elémentaire : indique que la particule ne peut étre divisée en éléments plus petits.
% Nucléon : désigne les composants du noyau atomique : protons et neutrons dont les dimensions

sont de I'ordre de 10™° m.
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Le MS décrit trois familles de fermions, dont chacune est composée de deux quarks et
de deux leptons. Ces particules élémentaires sont définies par leur charge électrique, par
leur masse' et par leur spin®’. Notons que les quarks disposent d’une caractéristique
supplémentaire : la charge de couleur®. Quant aux neutrinos, ce sont des particules

électriquement neutres dont la masse trés faible reste a déterminer [4].

Leptons

Charge
électrique

Symbole

Masse

Figure 1-2 : Table récapitulative des Fermions du M  odéle Standard (MS).

Dans I'Univers, les fermions de la famille 1 forment majoritairement la matiére ordinaire
qui nous entoure. Les éléments des familles 2 et 3 se désintégrent rapidement (leur durée de
vie est tres courte a I'échelle d’une vie humaine). Ces particules sont produites lors de la
rencontre des rayons cosmiques avec I'atmosphere, lors de certaines réactions nucléaires
ou par des expériences de physique. Le MS décrit également I'antimatiere, car pour chaque
fermion, il existe une antiparticule. Par exemple, le positon est un anti-électron dont la masse
est identique a celle de I'électron mais de charge électrique positive. De plus, il existe des
antiquarks qui peuvent étre combinés en antiprotons et antineutrons. Or, ces particules ne
peuvent exister durablement car I'antimatiére s’annihile avec la matiére en libérant la totalité

de I'énergie mise en jeu sous forme de rayonnements [3, 4].

! Masse : exprimée en eV/c?, avec 1 eV égal a 1.6 x 10™ joules et ¢ est la vitesse de la lumiére dans
le vide (égale a 299792458 m/s).
2 Spin : moment angulaire intrinséque des particules.

8 Charge de couleur : nombre quantique lié a I'nteraction Forte entre les quarks.
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Le MS décrit également trois forces connues sous le nom d'Interaction
Electromagnétique, d'Interaction Forte et d'Interaction Faible. Chacune d’elles est associée a
des bosons de jauge qui sont les vecteurs de ces forces.

- L'Interaction Electromagnétique est véhiculée par le plus connu des bosons : le photon.
Celui-ci intervient dans tous les phénomenes observables a I'échelle humaine, excepté ceux
liés a la gravité. L'Interaction Electromagnétique a une portée infinie et, est responsable de
I'attraction entre les électrons et le noyau atomique et donc de la cohésion des atomes.

- L'Interaction Forte est transmise par les gluons. Au nombre de 8, ils sont les particules
médiatrices de ['Interaction Forte. Celle-ci a une portée de l'ordre de 10 m et, est
responsable de la cohésion du noyau atomique, du confinement des quarks, ... Elle est
décrite formellement par une théorie qui s’appelle "Chromodynamique quantique".

- L’Interaction Faible est véhiculée par trois bosons : W, W* et Z°. Elle est responsable
de la désintégration 3 et d’autres réactions impliquant des particules comme les neutrinos.

Le MS prédit également l'existence du boson de Higgs pour expliquer l'origine de la
masse des particules élémentaires. Or cette particule n'a pas encore été découverte et
concentre de grands efforts de recherche pour sa mise en évidence, notamment avec les
expériences ATLAS et CMS au LHC* [5].

Le noyau atomique illustre parfaitement la complexité des mécanismes physiques. En
effet, les protons du noyau sont soumis a une force électromagnétique répulsive qui devrait
entrainer I'éclatement du noyau. Or, I'Interaction Forte génére une attraction entre tous les
nucléons du noyau. Un équilibre entre les deux forces assure la stabilité du noyau.

A une échelle encore plus réduite, I'Interaction Forte assure la cohésion des hadrons?,
ceci malgreé la répulsion électromagnétique entre des quarks ayant des charges électriques
de méme signe. Elle a pour particularité de s’intensifier lorsque les quarks s’éloignent I'un de
lautre. Ce phénomene indique que les quarks tendent & se confiner en hadrons et ne
peuvent rester isolés naturellement. L’existence de la matiere telle que nous la connaissons
est donc le fruit d'un équilibre subtil [5].

L’Interaction Forte et la structure de la matiére recele encore beaucoup de mystéres. Le
projet FAIR au GSI-Darmstadt en Allemagne, est 'un des grands projets européens de la

décennie a venir ou certaines questions des plus fondamentales pourront étre abordées.

' LHC : Large Hadron Collider : accélérateur de particules au CERN, Organisation Européenne pour la
Recherche Nucléaire a Genéve en Suisse.
% Hadron : particules composites que I'on retrouve sous forme de baryons constitués de trois quarks et

de gluons et sous forme de mésons composés d'un quark, d'un antiquark et de gluons.
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1.3 Contexte d'implementation des capteurs CMOS

1.3.1 Le projet FAIR

Dans le cadre dune coopération internationale, le GSI "Gesellschaft fir
Schwerionenforschung mbH" construit un complexe d’accélérateurs de particules nommés
FAIR, acronyme de "Facility for Antiproton and lon Research". Avec cet outil, le laboratoire
GSI disposera d'infrastructures permettant d'étudier la matiere au niveau de I'atome, du

noyau atomique, et des constituants subatomiques tels que les quarks et les gluons [6].

SI1S100/300

r )

+~ UNILAC
"\.’ »

.
S —— -
& ——
v s
* I

/ Super-FRS A

Plasma Physics

Atomic Physics

— Installations existantes
— Installations futures

RESR/CR

Figure 1-3 : Complexe d'accélérateurs de particules du projet FAIR au GSI

aupres duquel seront installées plusieurs expérienc es de physique.

La figure 1-3 présente les installations existantes et envisagées au GSI: UNILAC :
accélérateur linéaire ; P-Linac : accélérateur de protons, SIS18 : synchrotron d’'ions lourds ;
ESR, HESR et NESR : anneaux de stockage pour les particules ; RESR/CR : anneaux
d’accumulation et collection de particules ; SIS100/300 : synchrotron a double anneaux ;
Super FRS : séparateur de fragments lourds. Associés a ces infrastructures, nous
distinguons : PANDA : expérience étudiant la structure de la matiére hadronique avec des
faisceaux d’antiprotons, CBM : expérience étudiant les propriétés de la matiere baryonique
trés dense et de la chromodynamique quantique, FLAIR : dispositif permettant d’effectuer
des expériences avec des faisceaux d'ions lourds et d’antiprotons de basse énergie, ainsi
que plusieurs expériences de physique atomique et de physique des plasmas. L’achevement

de la construction des installations futures est prévu en 2015 [6].
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Lors des expérimentations, des particules sensibles aux champs électriques et
magnétiques circuleront dans les tubes a vide du complexe d'accélérateurs. Elles seront
acceélérées a l'aide de champs électriques générés par des cavités accélératrices de SIS18
ou SIS100/300. De puissants aimants permettront d’acheminer les particules des faisceaux
dans un tube a vide jusque dans la zone d'interaction, ou leurs collisions feront I'objet
d’études spécifiques menées a l'aide de divers appareillages expérimentaux: CBM,
PANDA, ...

Avec ces outils, les scientifiques méneront des expériences dans des domaines variés
de la physique : physique atomique, physiques nucléaire, physique des plasmas [6]. Ces
expériences auront des retombés, notamment dans le monde médical en offrant de

nouvelles possibilités thérapeutiques en oncologie par I'exploitation de faisceaux d’ions [7].

1.3.2 Physique étudiée avec I'expérience CBM

L’expérience CBM, acronyme de "Compressed Baryonic Matter experiment"”, est I'une
des principales expériences planifiées au GSI. Le programme scientifique de CBM a pour
objectifs principaux : I'exploration de la transition de phase de la matiére nucléaire vers le
plasma de quarks et de gluons dans la région des hautes densités baryoniques et la
recherche de signaux de la restauration de la Symétrie Chirale. Ce programme porte sur des
gquestions fondamentales de la Chromodynamique quantique, comme celles concernant le
confinement des quarks ou l'origine de la masse des hadrons. Il présente, en outre, un grand
intérét au plan astrophysique, notamment pour I'étude de la stabilité des étoiles a neutrons et

de la dynamique des supernovas [8].

Pour atteindre les objectifs du programme scientifique, les ions lourds circulant dans les
acceélérateurs de particules seront accélérés a des énergies de 2 a 45 GeV/nucléon et seront
dirigés sur une cible fixe pour produire des collisions entre des noyaux atomiques. La
sensibilité aux phénoménes recherchés dépend de I'épaisseur de la cible et des deux
paramétres fondamentaux de l'accélérateur : la luminosité des faisceaux et I'énergie des
particules. Un choix optimal des paramétres de la cible et des faisceaux permettra d’obtenir

un nombre d'interactions satisfaisant sans saturer les appareillages de mesure.
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Par exemple, une cible épaisse ou de densité élevée se traduit par un taux d’interactions
élevé dont les nombreuses particules produites lors des collisions aura tendance a saturer
les appareillages de mesure. De plus, les mesures sont biaisées car certaines particules
produites vont interagir avec les noyaux de la cible. A l'inverse, une cible fine ou de densité

faible risque de ne pas permettre d’atteindre la statistique requise.

La chromodynamique quantique prédit que, dans des conditions extrémes de
température et/ou de densité baryonique, la matiere ordinaire doit subir une transition de
phase vers un nouvel état de la matiere ou les quarks et les gluons sont déconfinés : le
plasma de quarks et de gluons. Ceci est illustré par la figure 1-4 qui montre le diagramme de

phase de la matiere nucléaire en fonction de la température et de la densité baryonique
nette' [9-11].
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Figure 1-4 : Diagramme de phase de la matiere nuclé aire.

Ce diagramme de phase suggere deux voies complémentaires pour explorer la transition
de phase de la matiére hadronique vers le plasma quarks-gluons.

! Densité baryonique nette : (Net Baryon Density), refléte la différence entre le nombre de baryons et
d’antibaryons dans un systéme nucléaire.
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La premiére consiste a apporter de I'énergie sous forme thermique dans le volume de la
collision noyau-noyau. Cette stratégie est celle adoptée dans les expériences aupres du
collisionneur RHIC! et par I'expérience ALICE au LHC. Pour une énergie thermique élevée
(de l'ordre de 200 GeV), une partie des nucléons de la collision se dissolvent. Leur énergie
de liaison et une partie de leur énergie cinétique sont remises en jeu dans la collision,
contribuant a créer de nombreuses paires particules-antiparticules. Ceci augmente la
température du milieu, alors que la densité baryonique reste proche de celle de la matiere
ordinaire. Dans de telles conditions expérimentales, la chromodynamique quantique prédit

une transition douce (cross-over) de la phase hadronique a celui de plasma de type [9].

Le programme scientifique de CBM permettra d’explorer le diagramme de phase dans la
région des températures modérées et des densités baryonique atteignant jusqu'a 10 fois la

densité de la matiére nucléaire ordinaire.

Pour étudier le diagramme de phase dans cette région, les ions d’un faisceau ayant une
énergie de 10-35 GeV/nucléon seront projetés sur une cible fixe de quelques centaines de
um d’épaisseur pour produire des collisions noyau-noyau. Les baryons projectiles et cibles
seront fortement comprimés, notamment a cause de la vitesse hautement relativiste des
projectiles. On distingue deux régions dans le volume des particules en collision. L'une
rassemble les particules du faisceau qui sont diffusées. Elle se situe a faible angle polaire et
porte le nom de région de fragmentation. Quant a la région située au voisinage du plan
perpendiculaire au faisceau dans le centre de masse de la collision (région centrale), elle
concentre les particules résultant de la production de paires quark-antiquark. Par
conséquent, c’est dans la région de fragmentation que la densité baryonique est la plus
élevée. La concentration de particules relativement modeste dans cette région se traduit par

une température sensiblement plus faible que dans la région centrale.

Le programme de CBM ayant pour objectif d’étudier la région d’espace de phase ou la
densité est élevée et la température modérée, on s'intéressera plus particulierement au
particules produites avec un angle polaire (trajectoire-faisceau) faible a modére.
L'appareillage expérimental de CBM a été concu pour identifier et déterminer les propriétés

de ces particules avec une précision pousseée.

! RHIC : Relativistic Heavy lon Collider, grand collisionneur d’ions au Brookhaven National Laboratory,
New York, USA.
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Dans ces conditions expérimentales, la chromodynamique quantique prédit une
transition de phase de premier ordre de la matiére nucléaire. Ainsi, les chercheurs
s'attendent a observer une transformation brutale de la matiére hadronique vers un plasma
de quarks et de gluons. Avec I'étude de la transition de phase a haute densité baryonique,
'expérience CBM permettra notamment de rechercher le point critigue qui marque la
frontiére entre les transitions de phase brutale et les transitions de phase progressive et d'en
étudier les propriétés. De la méme maniére, 'expérience explorera les signaux éventuels de

la restauration de la symétrie chirale pour les hautes densités baryonique [9].

1.3.3 Identification des phénomeénes physiques

L'étude des phénomenes physiques mis en jeu lors d'une collision noyau-noyau
nécessite la détection de I'ensemble des particules produites. Avec la figure 1-5, nous

illustrons le parcours des particules produites lors de la collision.

Collision noyau-noyau : Deésinteégration :
vertex primaire vertex secondaire PR
—//
-
\ L
lon lourd X
accéléré -
Cible
Traj_ectowe d'es ' Trapctowes des _ Plans de détecteurs
particules primaires particules secondaires de particules

Figure 1-5 : Représentation schématique des traject  oires des particules produites

lors d’une collision d’un ion lourd sur une cible f ixe.

Cette figure nous montre deux exemples : une trace d’'une particule primaire qui sera
reconstruite par le détecteur de particules et une particule primaire se désintégrant en

plusieurs particules secondaires au niveau du vertex de désintégration.

Pour I'étude des phénomenes de physique mis en jeu, les chercheurs s’intéressent aux
particules primaires massives tel que les mésons D qui témoignent des premiers instants de

I'histoire de la collision. Or, ces particules primaires se désintégrent rapidement. En effet,
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elles parcourent une distance de l'ordre de la centaine de yum pour se désintégrer en

particules secondaires tel que le présente les figures 1-6 (a) et (b).

Méson : particule composée d’'une paire quark-antiquark.
Pion : méson formé d’un quark U et d’un antiquark D ou vice-versa (ud ou du).
Kaon : méson formé d’'un quark U et d’'un antiquark S ou vice-versa (us ou su).
-+ mt
Vertex T !
Vertex 18

secondaire K -

\ secondaire

DO DJ“\
(a) (b)

Figure 1-6 : (a) Désintégration d'un méson DO, (b)  désintégration d’'un méson D

La reconstruction des vertex secondaires et l'identification des particules primaires tel
que les mésons D nécessitent la mesure des impulsions (moment ou quantité de
mouvement) et la reconstruction des trajectoires des particules secondaires (pions 1", kaons
K’,...). Ces derniéres sont obtenues par le traitement des informations délivrées par le
détecteur de particules de CBM. Or, le contexte expérimental du programme scientifique de
CBM plaide pour la construction d'un détecteur de particules de nouvelle génération,

principalement en raison du nombre élevé de collisions [10].

1.3.4 Le détecteur CBM

Le détecteur CBM est composé de plusieurs types d’éléments de détection (i.e. sous-
détecteurs). Ceux-ci devront fonctionner a des taux atteignant jusqu'a 10’ collisions noyau-
noyau par seconde. Des taux aussi élevés sont indispensables pour accumuler un

échantillon suffisant de particules relativement rares, comme les mésons D.

Les conditions d’expérimentation ont suscité des développements de détecteurs
susceptibles de répondre aux exigences de I'expérience CBM, en termes de nombre de
mesures par seconde, de tenue aux rayonnements et de précision sur la position de la

trajectoire des particules primaires et secondaires [11].
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L'appareillage expérimental composant le détecteur est illustré par la vue schématique

de la figure 1-7.
TOF (RPC)

RICH

MVD/STS

Figure 1-7 : Vue schématique du détecteur CBM. De g auche a droite dans le sens du faisceau
figurent le MVD (Micro Vertex Detector) et le STS ( Silicon Tracking System), le RICH (Ring
Imaging Cherenkov Detector), les trois stations du TRD (Transition Radiation Detector), le TOF
(Time Of Flight) composé de RPC (Resistive Plate Ch ambers) et enfin le calorimétre ECAL
(Electromagnetic CALorimeter).

Dans sa configuration actuelle, le détecteur CBM est composé de plusieurs éléments de
détection sensibles aux particules chargées. Le trajectométre MVD/STS est utilisé pour
déterminer les impulsions et les trajectoires des particules chargées et pour déterminer la
position des vertex secondaires. Le détecteur RICH identifiera des pions mais également
des électrons provenant de la désintégration de mésons w, p et ¢. Le détecteur TRD
permettra de reconstruire des traces de particules chargées et identifiera les électrons et
positons de haute énergie. En mesurant la vitesse (temps de vol) des hadrons, le détecteur
TOF participera a leur identification par recoupement avec la détermination de leur impulsion
réalisée par le MVD/STS. Enfin, ECAL sera utilisé pour identifier les électrons et les photons

et déterminer leur énergie. Ces composants sont décrits en détails dans la référence [12].
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Représentant une simulation effectuée a I'aide du logiciel GEANT4, la figure 1-8 illustre

la production de particules dans une collision.
JECAL

RICH
MVD/STS

Ly,

-
X
5

Figure 1-8 : Simulation des trajectoires des partic  ules émises lors d’'une collision Au+Au

a 25 GeV/nucléon dans I'expérience CBM.

Cette simulation reproduit en détail les trajectoires, le type et le nombre de particules
émises lors d'une collision entre un ion d’or accéléré a 25 GeV/nucléon et une cible d’or. Le
résultat de la simulation prédit la production d’'un millier de particules atteignant les sous-
détecteurs : protons (vert), pions Tt et Tt (rouge et bleu), Kaons K+ et K-, électrons et des
positons, ... Les simulations permettent d'affiner les parametres de I'appareillage et
d’optimiser le programme de reconstruction des phénomenes physiques afin d’atteindre les
objectifs du programme scientifique de CBM [13].

1.3.5 Le trajectométre MVD/STS

Le trajectométre de haute résolution MVD/STS (Micro Vertex Detector et Silicon
Tracking System) est utilisé pour la reconstruction des trajectoires et des impulsions des
particules chargées. Il est constitué de 9 stations planaires en silicium plongées dans un
champ magnétique généré par un dipble magnétique. Un champ de 1 Tesla dévie les
trajectoires des particules chargées, permettant de mesurer leurs impulsions. A partir des
trajectoires et des valeurs d’'impulsions mesurées, le trajectomeétre contribuera a déterminer

la position et la nature des vertex secondaires et primaire de chaque collision.
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La figure 1-9 (a) présente une vue schématique partielle en trois dimensions du
détecteur MVD/STS installé dans le dipble magnétique. Les 9 stations de capteurs MVD/STS
mesureront les positions des points de passage des particules au niveau des plans de

capteurs, participant ainsi a la trajectométrie des particules chargées au plus pres de la cible.

2.5°

Capteurs a et
pixels
Hybride

Capteurs é‘"\,
STS | micro-pistes

b de silicium s
Dipéle M éti : : | | : \
ipole Magnetique 0 25 50 75 100 ZTeml

(a) (b)
Figure 1-9 : (a) Vue schématique préliminaire en 3  dimensions des stations
de capteurs MVD et STS, (b) organisation des statio ns MVD et STS.

Les capteurs du détecteur STS couvrent une surface totale d’environ 1,5 m? et effectuent
la trajectométrie des particules chargées dans un intervalle de 30 cm a 1 m de distance de la
cible. Les choix technologiques ont abouti & une organisation du sous-détecteur STS en
2 stations de capteurs a pixels hybrides (en rose sur la figure 1-9 (b)) complétées par
4 stations de capteurs a micropistes de silicium (en bleu sur la figure 1-9 (b)).

Le détecteur MVD est constitué de trois stations de capteurs a pixels installées au plus
prés de la cible (5, 10 et 20 cm) et couvrant une surface totale de ~150 cm?. Il est placé dans
le vide pour éviter des collisions parasites entre les particules issues des collisions et les
molécules de l'air. Ces choix sont motivés par le grand nombre de particules produites lors
d'une collision centrale (cf. figure 1-8) et par la précision requise sur la position des
trajectoires de ces particules. Comparativement, le potentiel technologique des capteurs a
micropistes de silicium ne permet pas de remplir le cahier des charges du détecteur en
terme de résolution spatiale [14]. Pour constituer un détecteur MVD performant, les capteurs
des 3 stations devront respecter un cahier des charges ambitieux tant en termes de
tolérance aux rayonnements, que de consommation, que de budget de matiere des
capteurs, que de nombre de mesures par seconde et que de résolution spatiale sur la

trajectoire des particules ionisantes [15].
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1.3.6 Caractéristiques du détecteur MVD

Le cahier des charges (CDC) du détecteur MVD a été défini par les membres de la
collaboration CBM a l'aide de simulations de physique. Le CDC a conduit au choix
technologique des capteurs devant équiper le MVD.

Le positionnement des vertex secondaires doit étre effectué avec une précision de
'ordre de 50 um. Pour atteindre cet objectif, la résolution spatiale des capteurs doit étre
inférieure a 10 um.

Un budget de matiére non maitrisé des capteurs affecterait les performances du
détecteur en raison des effets provoqués par la diffusion multiple des particules lorsque
celles-ci traversent la matiere du détecteur. Ainsi, le budget de matiére de la premiére station
du détecteur ne doit pas dépasser I'équivalent de 300 um de silicium [15].

La consommation des capteurs doit étre inférieure & 1 W par cm? pour minimiser le
budget de matiére du systeme de refroidissement [14].

Lorsque I'expérience CBM fonctionnera au taux ultime de 107 collisions par seconde, la
premiére station du détecteur sera traversée par 2 x 10° particules par cm? et par seconde.
Cette valeur constitue un défi extréme pour les capteurs et leurs systemes d’acquisition.
Dans les premiéres phases du programme d’exploitation de I'expérience, le taux de
collisions sera typiquement de I'ordre de 10° collisions par seconde, ce qui autorisera d’ores
et déja une étude poussée de la production de mésons D. Avec ce taux de collision de
10° Hz, la collaboration a défini que le MVD doit &tre capable de reconstruire les trajectoires
des particules 10° fois par seconde, ce qui permettra I'identification de chaque particule
ionisante.

Enfin, le flux élevé de particules créées lors des collisions impose de fortes contraintes
sur la tolérance aux rayonnements des capteurs du MVD situés a proximité de la cible. En
effet, ils seront exposés a une dose équivalente de rayonnements non ionisants de

10%7*° neg/cm?/an et de rayonnement ionisants pouvant atteindre plusieurs M Rad [15].

Pour construire un MVD conforme au CDC, le choix de la collaboration CBM s’est porté
sur l'utilisation de capteurs a pixels a base de silicium. Actuellement, les technologies de
capteurs en silicium éprouvées pour la détection de particules sont: les capteurs a
micropistes de silicium, les capteurs a pixels hybrides et les capteurs CCD (Charge Coupled
Device). Or, des technologies émergentes sont en cours de développement avec leur
gamme de performances spécifiques : les capteurs a DEPFETs (DEPleted Field Effect

Transistor), les capteurs 3D et les capteurs CMOS.
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Hormis les CMOS, toutes les technologies précédemment citées sont décrites dans leurs

grandes lignes dans 'Annexe A.1 .

Les micropistes de silicium n’'ont pas été retenues car leur résolution spatiale est
insuffisante et qu’elles ne sont pas adaptées a de fortes densités d’'impact [16]. Les capteurs
a pixels hybrides sont exclus car leur résolution spatiale est trop faible. De plus, bien que les
parameétres de vitesse de lecture et de tolérance aux rayonnements soient satisfaisants, le
budget de matiére des capteurs a pixels hybrides est trop élevé [17]. La technologie CCD n'a
pas été retenue, car les capteurs ne peuvent supporter la dose de rayonnements et leur

fonctionnement est trop lent par rapport aux criteres du CDC [18].

La technologie des DEPFETs permet de concevoir des capteurs offrant une résolution
spatiale de quelques pm et une vitesse de fonctionnement conforme aux attentes du CDC.
Mais elle nécessite des circuits de pilotage et de lecture connectés aux éléments de
détection. Ainsi, le budget de matiére du dispositif complet dépasse les limites fixées
[19].Les capteurs 3D reposent sur une technologie récente et non aboutie, ce qui interdit leur

utilisation pour le démarrage de I'expérience [20].

Les capteurs CMOS constituent une sérieuse alternative aux technologies
précédemment citées car ils présentent le meilleur compromis entre les parametres de
vitesse de lecture, de résolution spatiale, de consommation, de tenue aux rayonnements et
de budget de matiére. lls offrent une résolution spatiale de I'ordre du micrométre sur la
trajectoire de particules. L'utilisation de la technologie CMOS permet également de
concevoir des capteurs de particules effectuant 10°lectures par seconde. Un atout
supplémentaire des capteurs CMOS est leur efficacité de détection des particules ionisantes
supérieure & 99,5%. Leur tolérance aux rayonnements pouvant atteindre 103 neg/cm?
répond au minimum requis par l'expérience CBM. De plus, les capteurs assurent une
détection des particules fiable aprés une exposition a une dose de rayonnements ionisants
de 1 MRad [21, 22]. lls peuvent aisément étre amincis a environ 50 um [23]. La maitrise du
volume du systeme de refroidissement implémenté dans le détecteur induit une limite de

consommation de 500 mW par cm?.

Le choix des capteurs devant équiper le MVD s’est ainsi porté sur les capteurs CMOS.
Or, pour satisfaire pleinement les exigences du CDC, des efforts de recherches conséquents
sont mis en ceuvre pour améliorer prioritairement la tolérance aux rayonnements, la vitesse
de lecture et accessoirement les autres paramétres des capteurs. Les recherches et
développements sur les capteurs ont été confiés au groupe Capteur CMOS de I'lPHC de
Strasbourg [15].
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1.4 Capteur CMOS pour le detecteur MVD

1.4.1 Implémentation des capteurs CMOS dans le MVD

Chaque station du MVD contient des capteurs CMOS dont la géométrie est définie en
fonction de leur proximité avec la cible. Le concept de détecteur proposé actuellement pour
constituer la premiere station du MVD (situé & 5 cm de la cible) est illustré par

les figures 1-10.

Support = - : \ trou

5¢cm

1ch

dcircuits
Capteur Z(i_ne de !
CMOS active lecture

(a) (b)
Figure 1-10 : (a) Implémentation physique des capte  urs CMOS, (b) schéma de principe de la

premiére station du MVD.

Les capteurs CMOS seront disposés sous forme de réglettes sur un support qui
intégrera un systeme de refroidissement a micro-canaux. Les capteurs sont composés d’une
zone active sensible aux particules et d’un microcircuit de lecture intégré. La zone active est
constituée d'une matrice de pixels permettant de mesurer la position du point de passage
d’'une particule ionisante. L'implémentation de capteurs sur chaque face du support crée un
module assurant un taux de couverture de 100% par les zones actives, disposées en
gquinconce de part et d’autre du support.

Représenté par la figure 1-10 (b), 'assemblage de deux modules placés en téte-béche
constitue une station du MVD. Le trou au centre de I'assemblage permet de laisser passer le
faisceau transmis et les fragments des collisions.

La premiere station du MVD sera composée de capteurs contenant chacun une matrice
de 392 colonnes x 128 lignes de pixels, soit 50176 pixels de dimensions 25 um x 25 um.
Dans cette configuration, il faudra 48 capteurs CMOS pour constituer un module de
détection, soit 96 capteurs pour la premiére station du MVD [12].
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1.4.2 Généralités sur les capteurs CMOS

Les capteurs CMOS ou M.A.P.S (Monolithic Active Pixel Sensor), initialement
développés pour l'imagerie de lumiére visible, ont été adaptés a la détection de particules
ionisantes. Ces capteurs permettent de couvrir un grand champ d’applications : imagerie de

lumiere visible, microscopie électronique, détecteur de particules ionisantes, ...

Le capteur CMOS est un circuit intégrant sur un méme substrat des microcircuits
numériques de contréle, des microcircuits de lecture analogique et des microcircuits de
détection sensibles aux particules ionisantes (nommés pixels). Pour illustrer I'architecture
générale des capteurs CMOS, la figure 1-11 nous montre une vue en coupe d’'un capteur
traversé par une particule ionisante. Pour représenter I'ordre de grandeur des structures
électroniques intégrées dans les capteurs, nous comparons, ci-dessous, la dimension d'un

pixel (17 um x 17 um) a celle d’'un cheveu.

Particule
ionisante

\
Caissons N* %

\
Couche épitaxiée P- &_ %
partiellement déplété -

Figure 1-11 : Structure générale du capteur CMOS.

La technologie CMOS est proposée avec plusieurs type de substrat: substrat avec
couche épitaxiée, substrat de type Hi-res, ou substrat SOI (Silicon On Insulator). Ces
substrats sont présentés dans leurs grandes lignes dans I'Annexe A.2 . Dans la suite du
manuscrit, nous étudierons des capteurs CMOS fabriqués avec des substrats a couche
épitaxiée et des substrats de type Hi-res.

lllustré par la figure 1-11, le pixel est constitué d’'une structure a trois transistors et d’'une
photodiode D; qui est sensible aux particules ionisantes. Les transistors permettent de

polariser la photodiode en inverse et de transférer le signal qu’elle délivre aux microcircuits
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de lecture. La photodiode D; collecte des charges électriques libérées dans la couche
épitaxiée lors du passage ou de I'absorption d’'une particule. Simultanément, elle convertit
les charges en un signal électrique. L'information contenue dans le signal représente I'impact

d’'un photon ou le passage d’une particule ionisante a travers le capteur.

Les charges libérées par une particule se propagent dans la couche épitaxiée par
diffusion thermique. Ainsi, 20 a 30% du nombre total d’électrons libérés sont collectées par la
photodiode du pixel siege (traversé par la particule). 70 & 80 % des charges libérées se
propagent aux pixels adjacents du pixel siége par diffusion. Le groupe de pixels récupérant
les charges libérées est nommé "amas". L’analyse des signaux analogiques délivrés par les
pixels (10 um x 10 um a 40 um x 40 um) d’'un amas permet de reconstruire la position de
l'impact ou du passage d'une particule incidente avec une précision de 1 a 3 um. En effet, un
calcul de barycentre en fonction du nombre de charges collectées par chaque pixel d’'un
méme amas, permet de positionner l'impact d’'une particule incidente avec une précision

bien supérieure a celle résultant de la taille des pixels (pas/V12) [21, 24].

La sensibilité a la sortie d’'un pixel & "3 transistors" est de I'ordre de 15 pV par électron
collecté. Ainsi, lorsqu’une photodiode collecte 20% de ~1000 électrons libérés dans une
couche épitaxiée de 10 a 15 um d’épaisseur, le pixel siege renvoi un signal de ~3 mV. Des
mesures ont démontré que la contribution en bruit des microcircuits du pixel ramenée a
I'entrée de la photodiode D; s’éléve a ~10 électrons. Une normalisation scientifique nomme
cette contribution en bruit : "Equivalent Noise Charge (ENC)" [25]. Le rapport signal-a-bruit

du pixel siege est de I'ordre de 20 a 30. Il est inférieur pour les pixels adjacents.

L'exploitation des signaux délivrés par les pixels est rendue possible par l'intégration
dans le capteur de microcircuits de lecture, de contrble, et de traitement de signal. Ce
principe de détection a déja démontré son efficacité pour des applications dans I'imagerie de

lumiére visible et pour la détection de particules minimum ionisantes (M.1.P.) [24].

1.4.3 Architecture générale des capteurs CMOS

Initialement, les capteurs CMOS étaient composés d'une matrice de pixels, d'un
microcircuit numérique de contrble et d’amplificateurs analogiques. Actuellement, les
applications des capteurs requierent l'intégration de fonctionnalités complexes au sein méme
de ces capteurs. En effet, 'implémentation d’amplificateurs, de microcircuits de réduction
des bruits électroniques, de Convertisseurs Analogique-Numériques (CAN), de traitements

numériques, ... est indispensable pour obtenir des capteurs assez rapides (temps de lecture
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de l'ordre de 10us). Les capteurs pourront également étre employés pour des applications
dont la consommation électrique doit étre minimisée [22, 26]. Ainsi, la technologie CMOS
offre une souplesse intéressante pour bien adapter I'architecture des capteurs CMOS a

chaque application.

Pour illustrer les ressources architecturales permises par la technologie CMOS, la

figure 1-12 présente I'organisation générale d’'un capteur CMOS.

Vdda
L | ligne 0 ce e 0/m : vdd_sf
Reset Mres
4—| M
—» | ligne 1 s e 1/m 2Msw V.,
ou
—> | ligne 2 2/0 2/1 2/2 R 2/m
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Bloc numérique . . . . N lonisante
de contréle . . N . | P+ J Lﬂ A
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Entrées/Sorties
numériques
Mi ircuit d . . CAN ificati Sorties
— icrocircuit de traitement : , sparsification, . . numériques

Figure 1-12 : Organisation générale d'un capteur CM  OS.

Ce capteur est constitué d’'une matrice de m x n pixels couplée a un microcircuit de
lecture analogique. Les circuits intégrés dans les pixels et les microcircuits de lecture
peuvent étre réalisés en mode tension ou courant. Les microcircuits de lecture effectuent un
premier traitement (amplification, double échantillonnage corrélé, ...) des signaux délivrés
par les pixels. Notons que ces traitements de signaux simplifient I'extraction des informations
utiles (signature laissée par une particule ionisante) contenues dans les signaux émis par les

pixels. Désormais, ces traitements sont également intégrables au sein des pixels [27].

L’extraction des informations utiles qui indiquent la position de l'impact d’'une particule
ionisante, plaide pour l'intégration de circuits numériques de "suppression de zéros" et de

sparsification dans le capteur [26]. Dans le cadre des recherches effectuées a I'lPHC, ces
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microcircuits numériques réduiront le flux de données renvoyées par le capteur de 1 a 2
ordres de grandeur. Leur intégration justifie I'implémentation de CAN pour interfacer le
microcircuit de lecture avec les microcircuits numériques. Enfin, le bloc de contrble
numérique pilote la matrice de pixels, les microcircuits de lecture et de traitement. Véritable
chef d'orchestre, ce bloc définit les modes de captures d’images, les modes de lecture des

signaux fournis par les pixels et synchronise tout les microcircuits du capteur.

Selon les commandes fournies par le bloc de contréle, le capteur pourra effectuer des
captures d’'images en mode "cliché" ou "volet roulant" que nous décrivons en détails dans
I'Annexe A.3 . Ce contréleur numérique permettra une lecture totale ou partielle (groupe de
pixels), ainsi que le choix entre une lecture série et une lecture parallélisée des signaux
délivrés par les pixels (présentées dans I'’Annexe A.3) [28]. Pour approfondir I'explication de
I'architecture des capteurs, nous présenterons une chaine de lecture : du pixel aux voies de

sorties des capteurs.

1.4.4 Chaine de lecture des capteurs CMOS

Nous présentons dans la figure 1-13, une architecture de capteur CMOS envisageable
pour le détecteur de vertex. Elle contient m chaines de lecture : de la photodiode jusqu’aux

microcircuits numériques de traitement des données.

Trait S| | Trait
Photodiode rai. N rait.
Pixel Lecture

Sorties
—» du
capteur

des données

Trait.
Num

Pixel 0
Pixel 1

suppression de zéros et sparsification

Microcircuits numériques de traitement :

. [
Pixel n ° microcircuits de

lecture

I I

0 I
L

I

Colonne de pixels microcircuits de traitement

Figure 1-13 : Organisation détaillée d'un capteur C  MOS avec traitement analogique ou (et)

numeérique intégrés en mode lecture parallélisée.

La dissociation des trajectoires des particules par le MVD nécessite environ 10° lectures
par seconde, c’est pourquoi, le capteur CMOS intégrera une architecture de lecture

parallélisée. Ainsi, nous étudierons des architectures de capteur CMOS ayant une voie de
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lecture par colonne de pixels, comme nous le présentons par la figure 1-13. Les
amplificateurs, les CAN et les interconnexions représentées en rouge peuvent étre des
structures différentielles ou unipolaires. Les traitements: Trait. Pixel, Trait. Lecture,
Trait. Num représentent les endroits de la chaine ou nous pouvons intégrer des traitements
de Double Echantillonnage Corrélé (CDS). Dans le cas des capteurs CMOS, le traitement
CDS réduira les contributions en bruit de basse fréquence de 40 a 60 dB selon le cas. Ces
bruits proviennent des microcircuits (photodiodes, APIX, ABuff, AP) situés respectivement en

amont des traitements CDS dans la chaine de lecture [27].

Les signaux délivrés par les photodiodes des pixels seront amplifiés par APix
(gain 3 a5). L'intégration d’'un traitement de signal analogique (Trait. Pixel) de type CDS
réduira le bruit FPN (bruit spatial fixe correspondant aux différences des piédestaux des
pixels) et le bruit 1/f. L’amplificateur ABuff permet de transmettre le signal électrique prétraité

du pixel vers le microcircuit de lecture.

L'amplificateur AP (gain 2 a 10) amplifiera le signal délivré par les pixels et transmettra
un signal de plusieurs millivolts a une centaine de millivolts au Trait. Lecture [29].
L'intégration d’'un CDS au niveau du Trait. Lecture relachera les contraintes sur le CAN, qui
convertira un signal dénué du bruit FPN et des offsets provenant des amplificateurs ABuff
et AP. En I'absence de Trait. Pixel et de Trait. Lecture, les signaux convertis en code binaire
peuvent subir un traitement de type CDS au niveau de Trait. Num. Or, cette solution requiert
une conversion Analogique-Numeérique sur 12 bits, en particulier pour atténuer les bruits de
basse fréquence de plusieurs dizaines de dB [30]. Ceci est incompatible avec des capteurs

limités en temps de lecture, en consommation et en budget de matiere.

Enfin, un microcircuit numérique de traitement des données (suppression de zéros et
sparsification des données) analysera les données numeériques et extraira les positions des
pixels stimulés par une particule ionisante. Grace aux opérations effectuées par le
microcircuit numérique de traitement des données, le capteur CMOS transmettra
uniqguement des informations utiles qui permettront de positionner les trajectoires des
particules. Lors de la conception de la chaine de lecture, il convient de choisir précisément le

nombre d’étages d’amplification et le nombre de systémes de traitement.
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1.4.5 Problématique de conception des capteurs CMOS

En raison du cahier des charges ambitieux du MVD, la conception de I'architecture des
capteurs a motivé plusieurs axes de recherches : augmentation de la vitesse de lecture (soit
du nombre de mesures par seconde) et de la tolérance aux rayonnements, amincissement

du capteur et intégration d’'un microcircuit numeérique de traitement des données.

Lors de la conception des capteurs, il faut tenir compte de plusieurs parametres
supplémentaires : sensibilité des photodiodes, intégration du microcircuit de traitement des
données, densité de pixels par cm? consommation et contributions en bruit des microcircuits
analogiques. Tous ces parametres sont interdépendants, de sorte que la modification d'une

caractéristique du capteur influe directement et indirectement sur d’autres caractéristiques.

Seul un graphique peut représenter la complexité des liens qui relient chaque paramétre
des capteurs. Dans la figure 1-14, nous retrouvons (en noir) les paramétres des capteurs liés

au cahier des charges du MVD et les caractéristiques propres aux capteurs (en gris).
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gain des micro-circuits L6

du capteur

Résolution spatiale

Budget de matiére

¢ ) pcircuit de traitements :
Consommation, D suppression de zéros et

température g Sparsification
A

Rapport signal/bruit
des éléments de la chaine
de lecture

Tolérance aux
rayonnements,
Latch up, SEU

Nombre de lectures par
seconde

densité de pixels/cm?
L11

Figure 1-14 : Lien entre les parameétres des capteur s CMOS.

L1 : I'exposition du capteur aux rayonnements diminue le rapport signal-a-bruit de la
chaine de lecture. En effet, I'exposition des capteurs a des neutrons provoque la création de
centres de recombinaison parasite (piéges) qui réduisent le nombre de charges collectées.
Un second effet survient lorsque des particules ionisantes irradient le capteur et engendre
'augmentation du courant de fuite de la photodiode [22]. Notons que les hadrons chargés

(protons, 1) sont a la fois des rayonnements ionisants et non ionisants influant par les deux
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effets sur le rapport signal-a-bruit de la chaine de lecture. Enfin, des travaux de recherche
sont initiés pour réduire les effets du Latch-up et du single event upset (SEU) sur des

capteurs CMOS soumis a des rayonnements intenses.

L2 : la réduction des contributions en bruit des microcircuits du capteur (pixels,
amplificateurs, ...) permet d’augmenter le rapport signal-a-bruit de la chaine de lecture et la
précision de lecture du nombre de charges collectées par chaque pixel. Ceci se traduit par

I'amélioration de la résolution spatiale et de I'efficacité de détection.

L3 : la densité de pixel par cm? joue un rdle crucial sur la résolution spatiale. Des études
ont démontré que des capteurs intégrants pixels de 20 um x 20 um ont une résolution bien

meilleure que 10 um.

L4 : la résolution spatiale dépend de la sensibilité des photodiodes et des différents
gains des microcircuits d’amplification. L'augmentation des gains se traduit positivement par
un rapport signal-a-bruit total de la chaine de lecture accru, mais négativement si

'augmentation de la taille des transistors entraine une dimension plus élevée des pixels.

L5 : laugmentation du budget de matiére (volume du capteur ou ajout d'un systeme de
refroidissement) accroit la diffusion multiple des particules et influence donc la précision de

mesure.

L6 : 'augmentation des gains des microcircuits du capteur se traduit par I'intégration de
transistors plus volumineux. Ceci accroit le volume occupé par le capteur pour finalement

affecter indirectement la résolution spatiale.

L7 : une consommation insuffisamment maitrisée nécessite l'installation d’'un systeme de

refroidissement actif qui augmente le budget de matiere.

L8 : lintégration de circuits de traitement des données requiert l'intégration de circuits
d’amplification et de conversion Analogique-Numérique des signaux délivrés par les pixels.

Ceci se traduit par 'augmentation de 'encombrement des capteurs CMOS

L9 : limplémentation de circuits de traitement des données permet de réduire le flux de
données en sortie du capteur ou d’augmenter la vitesse de lecture pour un flux de données

identique & celui d’'un capteur dénué de circuits de traitement.
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L10 : 'augmentation du nombre de lectures effectué par le capteur nécessite une vitesse
accrue des microcircuits intégrés (amplificateurs, CAN, ...). Le capteur étant plus "rapide”, la

consommation et la température du capteur seront plus élevées.

L11 : Faugmentation de la densité de pixels par cm? accroit la quantité de données
transférées de la matrice de pixels vers les circuits de lecture. Or, la vitesse de transfert des
données est bornée par un maximum pour une consommation donnée. Il faut trouver un

compromis entre ces deux parametres en fonction des critéres du CDC.

A : I'intégration d’un plus grand nombre de pixels par cm? entraine une augmentation de

la consommation.

B : les contributions en bruit thermique des éléments sensibles aux particules des

capteurs sont dépendantes de la température, qui elle-méme dépend de la consommation.

C: lajout de circuits de gain pour augmenter la sensibilité se traduit par une

consommation supplémentaire et induit une température accrue du capteur.

D: [lintégration de microcircuits de traitement augmente la consommation, la

température et donc indirectement la contribution en bruit des microcircuits analogiques.

E : la réutilisation des bénéfices ajoutés par ces microcircuits de traitement permet aux
capteurs d’intégrer un plus grand nombre de pixels pour un flux de données de sortie du

capteur identique a celui d'un capteur dénué de microcircuits de traitement.

Les liaisons (L1...L11, A...E) du graphe de la figure 1-14 mettent en évidence un conflit
central entre vitesse de lecture et résolution spatiale du capteur. Ainsi, les liaisons ayant un
effet de premier ordre sur les performances globales des capteurs sont L1-L3, L5, L7,
L9 etL11.

Il convient donc de travailler individuellement sur chaque paramétre en veillant a ne pas
induire un effet néfaste sur la performance globale du capteur. Un compromis entre tous les
parameétres permettra d’obtenir un capteur capable de détecter et dissocier aux mieux les

particules ionisantes créées dans le programme expérimental de CBM.
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1.5 Conclusion

L'expérience  CBM représente une étape importante de la progression des
connaissances scientifiques sur les propriétés de l'Interaction Forte et sur la matiere

nucléaire dans des conditions extrémes.

Pour atteindre les objectifs du programme scientifique de CBM, les sous-détecteurs sont
soumis a des CDC particulierement ambitieux. Lors des collisions, la durée de vie courte de
particules, telles que les mésons D, se traduit par une distance de quelques centaines de um
seulement entre le point de collision et le vertex de désintégration de ces particules.
L’identification des mésons D, qui renseigne sur l'histoire des collisions, nécessite la
reconstruction des vertex de désintégration a partir des trajectoires de particules secondaires
mesurées avec les sous-détecteurs. La détection de vertex n’est réalisable qu’avec des
capteurs a pixels offrant une résolution spatiale suffisante pour identifier les mésons D issus

des collisions.

Parmi les technologies émergentes déja relativement éprouvées, les capteurs CMOS
offrent le meilleur compromis entre la résolution spatiale, la consommation, le budget de
matiere, la tolérance aux rayonnements et la vitesse de lecture. C’est pourquoi, ce type de
capteurs a été retenu par la collaboration CBM pour constituer le MVD. Or, pour satisfaire les
objectifs fixés par le cahier des charges, les performances globales des capteurs CMOS sont
en cours d’optimisation par notre équipe a I''lPHC. Ceci se traduit par des travaux d’études
sur la technologie CMOS et de développements de nouvelles architectures intégrées. En
effet, nous concevons, réalisons et testons des éléments sensibles aux rayonnements
ionisants et des microcircuits numériques et analogiques de traitement qui permettent
I'extraction des informations utiles : signaux électriques indiquant le passage d’une particule.
Ces microcircuits renferment des systemes tels que des amplificateurs, des CAN, et des
systemes de traitement numeérique (suppression de zéros et sparsification, ...). Chaque
microcircuit est congu pour augmenter la vitesse de fonctionnement du capteur et la
tolérance aux rayonnements, tout en maintenant une consommation et une résolution

spatiale conforme au cahier des charges du détecteur de particules MVD.

Dans le cadre des travaux menés sur I'amélioration des parametres de vitesse de lecture
et de consommation, nous présenterons dans le chapitre suivant une architecture de capteur
CMOS en mode courant. Celle-ci repose sur lutilisation d'un élément sensible aux

particules : le PhotoFET.
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Chapitre 2

Capteurs CMOS en modes tension et
courant

2.1 Introduction

Actuellement, la résolution spatiale des capteurs CMOS satisfait les exigences définies
dans le CDC du détecteur MVD. En revanche, des efforts de recherches et développements
sont concentrés sur I'amélioration de la vitesse de lecture, de la sensibilité, de la tenue aux
rayonnements et sur la réduction du budget de matiere des capteurs. Ces travaux de R&D

se traduisent par une succession de réalisations et de campagnes de tests.

Généralement, les capteurs CMOS integrent une architecture classique en mode tension
pour détecter les particules ionisantes : la photodiode couplée a 3 transistors NMOS [24].
Compte tenu des imperfections de ce dispositif, une nouvelle structure a été proposée. Elle
est constituée d'une photodiode a polarisation continue: "Self biased diode". Ces
architectures délivrent des signaux électriques de faible amplitude. Une amplification est
donc indispensable pour augmenter le rapport signal a bruit et la sensibilité des pixels. Par
conséquent, nous avons proposé le PhotoFET, dans lequel un transistor PMOS est intégré
dans la photodiode pour amplifier le signal délivré par celle-ci. La sortie de ce dispositif est
un courant contenant les informations relatives aux impacts des particules. Cette structure a
également été développée pour augmenter la vitesse de lecture des capteurs.

La conception et la fabrication d’'un ASIC nous a permis de mesurer les performances
des PhotoFETs (sensibilité, bruit, dispersion DC, ...). L'extraction des caractéristiques des
PhotoFETs exposés a une source de rayon X de 5,9 keV nous permet de prédire leurs

performances lorsgu’ils seront exposés a des particules minimum ionisantes.

Pour comprendre le fonctionnement du PhotoFET, ce chapitre débute par un rappel des

interactions entre des particules ionisantes et des semi-conducteurs a silicium.

33
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2.2 Interactions des semi-conducteurs avec les
rayonnements ionisants

2.2.1 Création de paires électron-trou dans le sili  cium

Les mécanismes de détection de particules ionisantes reposent sur des phénomeénes
d’ionisation du milieu de silicium gu’elles traversent. Des approches théoriques confirmées
par des mesures définissent précisément I'énergie nécessaire pour faire transiter un électron

de la bande de valence vers la bande de conduction et créer une paire électron-trou [31].

Dans le cas d'une transition directe, I'énergie E4 nécessaire pour libérer un électron
représente la différence d'énergie séparant la bande de conduction et la bande de valence.
Cette différence d’énergie est nommée : bande interdite. Pour le silicium cristallin, la valeur

admise pour cette derniere est Eq égale a 1,12 eV.

Dans le cas dune transition indirecte entre la bande de valence et la bande de
conduction, I'énergie Ec, requise pour libérer un électron est supérieure a Ey. Ceci provient
de la libération d’un phonon, c.a.d. d’'un quanta d’énergie représentant I'énergie vibratoire du
réseau atomique (par analogie au photon qui est un quanta d'énergie électromagnétique).
Une approximation de I'énergie Eg, fut obtenue par une approche nommeée "assumption of

uniform population" établie par Shockley et complétée par Klein [31]. La relation s’écrit :

6
Eeh =gtﬂzth +Eg (2’1)
ou Ey, est le seuil d’énergie minimal requis pour assurer la création de paires électron-trou.
D'aprés ses observations, Klein a détermineé une valeur de Ey €gale a 1,5 x Eg, ainsi
Een = 2,8 x E4. Ceci est proche des observations réalisées avec plusieurs semi-conducteurs,

mais ces dernieres indiquent que E., s'écrit :
E., =2,73><Eg +E, (2-2)

ou E; est le seuil de perte due a I'émission d’un phonon et égal a ~0,5 eV.

Une nouvelle méthode complexe nommeée "scattering rate assumption” permet d’évaluer
précisément I'énergie Esn. En employant cette approche, I'énergie Eq, vaut 3,6 eV pour le
silicium cristallin [31, 32]. Nous utiliserons cette valeur d’énergie dans les paragraphes
suivants, qui décrivent les interactions entre les particules ionisantes et les semi-

conducteurs.
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2.2.2 Détection de particules minimum ionisantes

2.2.2.1 Interaction entre une particule ionisante et un ato  me

Lorsqu’une particule électriquement chargée (proton, pion, muon, électron, ... ayant une
énergie de l'ordre de 1 MeV a plusieurs GeV) traverse un corps de silicium, celle-ci perd
majoritairement son énergie par ionisation du milieu et minoritairement par interaction photo-
nucléaire et par rayonnement de freinage (Bremsstrahlung).

La perte d’énergie par ionisation s’opéere lorsque la particule incidente entre en "collision"
avec les électrons des atomes de silicium. Ces électrons apparaitront a la particule comme
étant quasi-libres. Donc, lorsque la particule passe a proximité des électrons, elle éjecte ces

derniers de leurs orbites par un mécanisme nommeé : ionisation primaire [30].

(®-

. d atome
Particule
v 2d
_—>
Figure 2-1 : Représentation d'une "collision" entre une particule chargée et un atome.

Considérons une particule incidente de numéro atomique Z, et de charge Z, x q, dont la
vitesse v est suffisamment élevée pour que I'atome (cible) de numéro atomique Z, de charge
Z, % g reste stationnaire lors du passage (collision) de la particule.

La quantité de mouvement A, délivrée a I'atome est déterminée avec le produit du
temps t, (nécessaire a la particule pour parcourir la distance 2d) par la force d'interaction F a

la distance d. Soit F la force de Coulomb exprimée en Newton :

2
Fo 1z
4z, d?

(2-3)

ol & est la permittivit¢ du vide: 8,85 x 10 C?)N.m? q est la charge d’un électron
(1,6 x 10™ C) et d est la distance entre la particule et 'atome.

Ainsi, la quantité de mouvement A, exprimée en N.s regue par I'atome s’écrit :

2
A =Fxt :F><2Ej 1 ><ZE‘D7_pm

= 2-4
P P v 20, dIv (2-4)
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En supposant que l'atome de masse m, reste stationnaire lors du passage de la

particule, nous pouvons exprimer I'énergie E,, transférée de la particule vers l'atome :

) (Ap)2 ) Za2 [Zp2 E:]4

el (2-5)
#o2mn, 2020z, ) @2 (B? @2 n,

ou 3 = v/c est le facteur de Lorentz, v est la vitesse de la particule en m/s et c est la vitesse
de la lumiére, 299792458 m/s. L'énergie E,, est exprimée en Joule (1 eV = 1,6 x10™ Joule).
La différence entre la masse d’'un noyau atomique et celle de I'électron est considérable.
Ainsi, nous pouvons considérer que I'énergie E,, peut étre réduite a I'énergie de transfert Eg.
entre la particule et 'un des électrons de masse m. de I'atome. Cette énergie Ey. S'écrit :
_b) z,” o’

= 2-6
20m, 2020t f o (B2 (&2 Om, &9

Cette équation est employée pour déterminer I'énergie perdue par une particule
ionisante rencontrant I'un des électrons d’'un atome isolé. Par conséquent, nous présentons
dans le paragraphe suivant une méthode pour déterminer la perte d’énergie d’'une particule

dans un corps de silicium.

2.2.2.2 Interaction entre une particule ionisante et un cor ps de
silicium
Lorsqu’une particule ionisante traverse un matériau, la perte d’énergie totale de la
particule peut se calculer avec la formule de Bethe et Bloch (équation 2-7). Cette relation est
valable, si la masse de la particule est supérieure a la masse de I'électron et si I'énergie
cédée par la particule ne représente qu’une trés faible fraction de son énergie.
L’équation 2-7 représente la perte d’énergie moyenne dE d'une particule incidente qui

parcourt une distance dx dans un corps. Le résultat s’exprime en MeV[g™@m? [33].

—d_E:K[ZZéBL E[[h(zmneECZHBZDIIzl_—Tmax)_BZ_é(BD/) (2_7)
P TA B2

dx 2 2
ol K = 4@(M ALY [Fe 67
N,, le nombre d’Avogadro : 6,022 x 10%° mol?
Y,, le "rayon” de I'électron : Y, = q*/Aig,h’[0* : 2,817939 fm
me % ¢2, masse de I'électron x c? 0,511 MeV

Z,, le nombre atomique de la particule incidente.

Z,, le nombre atomique du corps absorbant.
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A, la masse atomique du corps absorbant.

B =vlc, avec v la vitesse de la particule en m/s.

y, le facteur de Lorentz.

[, 'énergie moyenne d’ionisation exprimée en eV.

O(BWY), le facteur de correction de I'effet de la densité du corps absorbant par rapport a la
perte d’énergie par ionisation.

_ 20, B 6* [y’

max 2

1+200 4| Me
mp

(2-8)
mp
ou Tmax €st 'énergie maximale pouvant étre transférée (quelques MeV), m, la masse de la

particule incidente et m, la masse de I'électron.

La courbe représentée dans la figure 2-2 est obtenue a partir de la formule de Bethe et
Bloch. Nous remarquons que I'énergie transmise par une particule ionisante (muon, pion,
proton, ...) atteint un minimum d’ionisation. Dans la littérature, ces particules sont nommeées :
particules minimum ionisantes, dont I'acronyme usuel est M.I.P.

Apres le minimum d’ionisation, la perte d’énergie croit en raison d'effets relativistes
(contractions des longueurs, dilatation du temps, ...) qui augmentent la probabilité

d’interaction [33].
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Figure 2-2 : Perte d'énergie d'une particule minimu  m ionisante dans le silicium déterminée

avec la formule de Bethe-Bloch [34].

Au minimum d’ionisation, la perte minimale d’énergie vaut 1,66 MeV[g6m?. Cette valeur

correspond a une perte d’énergie moyenne de la particule dans le silicium de 388 eV/um.
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A partir de I'énergie E., nécessaire pour créer une paire électron-trou dans le silicium,
nous obtenons une valeur moyenne de ~107 paires électron-trou par um créées lorsqu’une
particule minimum ionisante traverse la couche active en silicium du capteur CMOS [33, 34].

En raison de la nature probabiliste de la perte d’énergie par ionisation dans un milieu,
cette perte suit une loi de Poisson. La distribution de la perte d’énergie est présentée dans la

figure ci-dessou

Probabilité

Figure 2-3 : Distribution de la perte d'énergie sui
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vant la fonction de distribution de Landau

pour une particule minimum ionisante [34].

D’apres la courbe représentée dans la figure 2-3, nous remarquons que la valeur la plus

probable de la perte d’énergie d’'une particule minimum ionisante traversant un corps de
silicium est de ~276 eV/um. Le pic de la perte d’énergie est communément nommeé le pic de

Landau. Désormais, nous pouvons déterminer une valeur la plus probable de 76 paires

électron-trou créées par le passage d’'une particule minimum ionisante dans le silicium [34].

Lors de nos simulations, nous utilisons une valeur de 80 paires électron-trou par pm.

Ainsi, une particule ionisante libére typiquement de I'ordre de 900 électrons dans une couche

active de silicium épaisse de 11 pm.
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2.2.3 Deétection des photons : Rayons X

Pour déterminer les performances des capteurs CMOS, nous exposons ces derniers a
des particules minimum ionisantes de haute énergie (de l'ordre du GeV) créées et
accélérées dans les installations expérimentales du CERN a Genéve, de DESY a
Hambourg, ... Or, nous ne disposons pas d’'un acces permanent a ce type d’installations.
C’est pourquoi, au laboratoire IPHC, nous caractérisons les capteurs en exposant ces
derniers a des rayons X délivrés par une source de fer *Fe.

Nous employons cette méthode de caractérisation car un photon de 5,9 keV libere
typiquement 1640 électrons dans la couche épitaxiée du capteur. Cette valeur est du méme
ordre de grandeur que le nombre d'électrons libérés par une particule minimum ionisante
dans une couche épitaxiée dont I'épaisseur est de I'ordre d’'une dizaine de micrométre.

La figure 2-4 (a) indique que la source de fer émet des rayons X d’énergies de 5,9 keV et
de 6,49 keV. Les pics K, et Kg représentent respectivement ~24,4 % et ~2,9 % des photons
émis par la source de fer en fonction de leurs énergie. Le pic "escape peak" provient des
photons de fluorescence qui sont générés par I'absorption des rayons X. Ces photons de
fluorescence seront suffisamment énergétiques pour libérer des électrons supplémentaires

aux électrons libérés par les rayons X dans le silicium [35, 36].
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Figure 2-4 : (a) Spectre énergétique des photons ém  is par une source *Fe, (b) courbe

d’absorption des photons en fonction de leur énergi e [30, 34].

Dans la littérature, les longueurs d'absorption des photons X d’énergie 5,9 keV et
6,49 keV sont respectivement de ~27 um et de ~35,4 um dans le silicium [30, 34]. Ainsi, les
photons X pourront interagir dans la totalité du volume de la couche épitaxiée des capteurs

dont I'épaisseur est de I'ordre d’'une dizaine de pm.
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Les interactions photon-matiere s’opérent suivant quatre mécanismes, dont les
coefficients d’atténuation massiques des rayonnements électromagnétiques sont présentés

dans la figure ci-dessous.
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Figure 2-5 : Coefficient d’atténuation massique des rayonnements électromagnétiques

dans le silicium en fonction de leur énergie.

La diffusion Rayleigh représente une interaction photon-matiére ou seule une énergie
minime est transférée au milieu. Ainsi, les atomes seront excités par I'absorption d’un photon
de basse énergie mais ne seront pas ionisés.

L'effet Compton décrit la collision entre un photon et un électron faiblement lié a 'atome
auquel il cede une partie de son énergie. Un photon secondaire sera diffusé dans une
direction différente du photon incident et aura une énergie plus faible.

La production de paires électron-positon peut se produire lorsqu’un photon d’'une énergie
supérieure a 2m.c?, soit 1,022 MeV, interagit avec un matériau. L’excédent énergétique se
transformera en énergie cinétique pour les particules créées. Ce processus ne s’opére qu’en
présence de particules chargeées tels que les noyaux des atomes ou les électrons [30,37].

D’apres les courbes présentées sur la figure 2-5, I'effet photoélectrique est le principal
mécanisme d’interaction des photons de 5,9 keV et de 6,49 keV avec le silicium. Cet effet
représente la collision entre un photon et un électron des couches internes d’un atome.

L'énergie Ep, du photon incident est transférée a I'électron qui est alors €jecté de sa
couche orbitale. Une fraction de I'énergie Ey, est utilisée lors du processus d’éjection.

L’excédent sera transmis a I'électron sous forme d’énergie cinétique E.
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L'énergie E., acquise par le photoélectron est transférée au milieu par des ionisations
ultérieures en créant des paires électron-trou. Apres la libération du photoélectron d’'une
couche électronique interne, un électron périphérique vient occuper la place vacante. Cette
transition provoque I'émission d’'un photon de fluorescence qui est susceptible de produire
un nouvel effet photoélectrique ou d'éjecter un autre électron de la couche électronique
interne de I'atome : effet Auger [30, 37].

Le nuage d’électrons secondaires créé par le photoélectron, est généralement espacé

d’une distance inférieure & 1 um au point d'interaction initial [37].
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Figure 2-6 : Représentation de I'effet photoélectri  que.

Dans le cas des rayons X émis par la source de fer, I'énergie cinétique Eg, du
photoélectron sera respectivement ~5,9 keV et ~6,49 keV. Disposant de la valeur de
I'énergie Een, Nous recalculons le nombre de paires électron-trou en fonction de I'énergie des
photons X incidents. Pour des photons de 5,9 keV, l'effet photoélectrique engendrera
typiquement la création de 1640 paires électron-trou. Dans le cas d’'un photon de 6,49 keV,

le nombre de paires électron-trou créées sera typiquement de 1803.

Nous constatons que le nombre de paires électron-trou créées dans le silicium lors de
l'ionisation par des rayons X est du méme ordre de grandeur que la réponse du silicium aux
particules minimum ionisantes. Par conséquent, nous pouvons calibrer en laboratoire les
capteurs CMOS par une exposition aux rayons X. Ceci permet d’estimer précisément la

réponse des capteurs CMOS exposés aux particules minimum ionisantes.

Dans le silicium cristallin des capteurs CMOS, les électrons libérés par ionisation

peuvent étre collectés par une jonction PN polarisée : la photodiode.
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2.3 Eléement de détection : la photodiode

2.3.1 Généralités sur la photodiode

2.3.1.1 Constitution de la photodiode

La méthode de capture d’'images dans les capteurs CMOS utilise la photodiode comme
élément sensible aux particules ionisantes. Initialement, cette structure a été développée
pour l'imagerie de lumiere visible. Or, des expérimentations ont permis de démontrer que les
capteurs intégrants des photodiodes détectent les particules minimum ionisantes [24].

La photodiode est composée d’une jonction PN, qui est dans notre cas : un caisson N en
contact avec une couche semi-conductrice dopée P~ hautement résistive (10 Q.cm). Dans la
figure 2-7 (a), nous présentons une photodiode constituée de deux plaques semi-

conductrices superposées. Elle sera polarisée en inverse par l'application d’'un potentiel
positif V4 a ses bornes.
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Figure 2-7 : (a) Vue en coupe d'une photodiode, (b)  champ électrique dans la couche P

D'aprés la figure 2-7 (b), pour x = W, le champ électrique E dans la couche P’ est nul.
L’équation 2-9 exprime le champ électrique en fonction de la position x dans la couche P~ et

de la profondeur W de la zone de charge d’espace ou zone déplétée pour 0 < x <W.

E(x) = (— g ENaj E(x - W) (2-9)

SI

ou Na est la concentration d'accepteurs (atomes de bore) dans la couche P, & la

permittivité du silicium (10™** F/cm) et q la charge de I'électron.
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La profondeur W de la zone de charge d’espace dépend du potentiel V4 appliqgué aux

bornes de la photodiode. Cette profondeur W est donnée par I'équation suivante :

W = \/2 Bagf L +ij v, +V,) (2-10)
q Na Nd
ou V,; est le potentiel de diffusion de la jonction PN et Nd la concentration de donneurs
(atomes de phosphore) dans le caisson N par cm®.
D'aprés la loi d’action des masses, n”=n x p, avec n et p, qui sont respectivement la
concentration d'électrons et de trous dans la couche hautement résistive P. La valeur

admise pour la densité intrinséque de porteurs n; est 1,45 x 10'° cm™ [30].

v, <K [ﬂn(Nd EINaJ (211

q n?

ou T est la température en Kelvin et k la constante de Boltzmann égale a 1,38 x 10 J/K.

Idéalement, la couche P~ devrait étre totalement déplétée pour récupérer les charges
libérées en profondeur a I'aide du champ électrique E. Or, dans les circuits employant la
technologie CMOS standard, les tensions d’alimentation autorisées sont de l'ordre de
guelgues volts. Ainsi, la profondeur de la zone de déplétion est de l'ordre de quelques

micrometres.

Avec la technologie AMS 0,35 pm, nous obtenons une profondeur de la zone déplétée
de 1,87 um avec Vy4=3,2V, une température de 300K, un potentiel de diffusion
Vii =713 mV, une concentration de donneurs Nd =128 x 10™ donneur/cm® et une
concentration d’accepteurs Na = 1,5 x 10™ accepteur/cm®.

Les valeurs numériques des concentrations Na et Nd ont été fournies par le fabricant de
circuit intégré AMS [38]. Nous avons choisi V4 égale a 3,2 V pour respecter les limites fixées
par le fabricant et placer la photodiode de la figure 2-7 (a) dans les mémes conditions de

polarisation que les photodiodes décrites dans les paragraphes suivants.

Lorsqu’une particule traverse le substrat, des paires €électron-trou seront créées dans la
couche P’ et dans la zone de déplétion. La majorité des électrons libérés dans couche P non
déplétée se propageront jusqu'a la zone de déplétion par diffusion thermique. Soumis au
champ électrique E, les électrons provenant de la couche P et les électrons libérés dans la

zone de déplétion diffuseront directement jusqu’au caisson N [39, 40].
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2.3.1.2 Propagation des charges libérées dans la zone déplé  tée

Dans la zone déplétée, la vitesse de propagation des électrons et des trous en fonction
de leurs positions instantanées x dans le silicium est définie par I'équation 2-12. Notons que
le déplacement des électrons dans la zone déplétée est gouverné par le champ E mais
également par la diffusion thermique pour les des électrons libérés a la frontiere entre la
zone déplétée et la couche P. Par conséquent, I'équation ci-dessous a des limites

d’application et sera uniquement valable pour des électrons soumis au champ électrique E.

[N
Vi =H EE‘ qe aj dx-w) (2-12)

Si

ou P est la mobilité des électrons et des trous dans le silicium, respectivement
He=1350 cm?/V et p,=480 cm?V [38].
En intégrant I'équation 2-12, on peut déterminer le temps mis par une charge libérée en

Xo pour atteindre une position x lorsque celle-ci est soumise au champ E.

X —
o = ji [Hx =—s [Ih( W=x j (2-13)
XOV(X) pLd (Na W -X,

D’'aprés I'équation 2-13, pour X, = W la durée de propagation des électrons est infinie car

le champ électrique E-w) est nul. Toutefois, I'effet de la diffusion thermique permet aux
charges de se propager jusqu’au caisson N ou elles subiront I'effet du champ électrique E
pour x < W. Par exemple, pour traverser 99,99 % de la zone déplétée, la durée de

propagation de I'électron jusqu’au caisson N vaut ~30 ps.

2.3.1.3 Diffusion des charges dans la couche P

Dans la couche P non déplétée, les électrons peuvent étre libérés par le passage d'un
M.I.P. ou par l'effet photoélectrique provoqué par un photon X. Ces charges ne sont pas
soumises au champ électrique E. Ainsi, elles se propagent par diffusion thermique. Le temps
de propagation jusqu'au caisson N est typiguement de quelques dizaines de
nanosecondes [40]. La longueur de diffusion L.y, des porteurs libres (électrons et trous) peut

étre calculée a l'aide de la durée de vie T, et du coefficient de diffusion D, de ces porteurs.

KIT
Dey = 4 e, (2-14)

I—e,h = \lDe,h B'-e,h (2'15)

ouU e, Te €t Up, Ty Sont respectivement la mobilité et la durée de vie des électrons et des trous.
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D'apreés la figure 2-8 (a), le coefficient de diffusion D, est de ~3,6 x 10° um?/s dans une

couche P dont le dopage Na est de 1,5 x 10" accepteur/cm®. Ceci est vérifié avec

I'équation 2-14 avec e = 1350 cm?/V.
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D’apres I'équation 2-15, la longueur de diffusion des électrons sera de ~268 um, avec

une durée de vie des électrons de ~20 ps (figure 2-8 (b)). Ainsi, les charges créées dans la

couche P" non déplétée peuvent se propager vers plusieurs photodiodes voisines.

2.3.1.4 Collection de charge par plusieurs photodiodes

La figure 2-9 représente une vue en coupe partielle d’'un capteur CMOS traversé par une

particule minimum ionisante.

Microcircuits
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Particule

Photodiode Pixel

Couche P-

Pixel

Pixel
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Pixel Pixel

Figure 2-9 : Diffusion des électrons dans le substr  at.

Le nombre de pixels collectant des charges dépend principalement de I'angle d’'impact

de la particule, des parametres de dopages de la couche P et de la température.
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Le pixel ayant collecté le plus de charges libérées est nommée: pixel siege.
Typiquement, il collecte 20 a 30 % du nombre total des charges libérées lorsqu’une particule
minimum ionisante traverse le capteur CMOS. Les 70 & 80 % des charges restantes sont
collectées par des pixels adjacents. L'ensemble constitué du pixel siege et des pixels

adjacents est nommé : amas de pixels [24, 40].

2.3.1.5 Résolution spatiale des capteurs CMOS.

A l'aide des capteurs CMOS, la résolution spatiale sur la position des impacts des
particules (M.I.P., photon X, ...) peut étre calculée avec une précision supérieure a celle
obtenue par I'analyse de l'information délivrée par un seul pixel [24]. La position de I'impact
d’'une particule peut étre déterminée par un calcul de barycentre suivi de I'application d’'une

fonction ETA sur les informations délivrées par les pixels d'un méme amas.

Pour un substrat donné, avec un capteur composé de pixels de 20 um x 20 um, de
30 um x 30 um et de 40 um x 40 um, respectivement la résolution spatiale obtenue est de
~1,5 um, ~2 um et ~3 um. Ces résultats ont été déterminés avec des capteurs dont la

contribution en bruit totale ramenée sur I'entrée de la photodiode est d’environ 10 électrons.

Pour apprécier combien les bruits électroniques doivent étre maintenus a des valeurs
tres faible, nous allons traiter un exemple de capteur disposant d’'une couche P épaisse
de ~11 pm. Les pixels d'un amas collecteront en moyenne une charge totale de
900 électrons lors du passage dun M.l.LP. Avec une contribution en bruit d’environ
10 électrons, le rapport signal a bruit du pixel siege est généralement compris entre
~18 et ~27 (avec environ 180 a 270 électrons collectés). Or, il s'agit 1a, de la valeur la plus
probable. En effet, les fluctuations de Landau peuvent sensible modifier, en particulier
réduire la charge collectée. Il faut donc veiller & ce que le bruit du pixel soit suffisamment
faible pour que les particules demeurent détectables dans les cas les plus défavorables. De
plus, le rapport signal a bruit des pixels adjacents sera généralement inférieur a celui du
pixel siege de lI'amas. Par conséquent, certains pixels adjacents délivreront un signal
électrigue noyé dans le bruit. Or les pixels dont le signal est du méme ordre de grandeur que

le bruit n'apporte rien au parameétre de résolution spatiale [24, 43].

La précision de mesure de la position des impacts dépendra de la dimension des pixels,
des performances des microcircuits intégrés dans le pixel et des caractéristiques de bruit et
de sensibilité de la photodiode. Cette derniere est un élément crucial de la chaine de lecture
des capteurs. Il conviendra de définir avec soins ses caractéristiques, notamment, en termes

de sensibilité et de bruits électroniques.
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2.3.2 Caractéristigues de la photodiode

2.3.2.1 Modéle électronique de la photodiode

Le modéle couramment utilisé pour décrire le comportement des photodiodes est
constitué de la capacité de jonction, d’'une source de courant de fuite, d’'une source de bruit
et d'une source de courant simulant les électrons collectés. Ce modele permet de décrire le
fonctionnement électrique de la photodiode lorsque celle-ci est stimulée par une particule
ionisante. Dans la figure 2-10, précédent l'instant t, nous considérons que la capacité Cgep

de la jonction PN est chargée avec un potentiel positif.
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Figure 2-10 : Modéle de la photodiode.

A Tlinstant t;, le noeud sensible est rendu flottant. La tension V4 diminuera
continuellement (DVyie) car le courant Iy décharge la capacité Cqep. Pour s’affranchir de ce
probléme, la photodiode devra étre couplée a un systéme de polarisation décrit dans le
paragraphe 2.4.

Lorsque des charges sont libérées par le passage d’'une particule, un photo-courant lpne
déchargera la capacité Cqyep induisant une chute de tension DV de la tension V4 aux bornes
de la photodiode [30, 44].

2.3.2.2 Capacité de la zone de charge d’espace

La capacité de la jonction PN est déterminée par I'équation suivante :

q |Esi ENa

2[EVbi+Vd—2[kUJ
q

ou Na est la concentration d’accepteurs dans la couche P°, Ad la surface du caisson N en
cm? [45].

C =

depl

(2-16)
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Dans la réalite, la capacité Cgqp dépend egalement des capacités peériphériques du

caisson N. L’equation fournie par le fabricant de circuit intégré pour calculer la capacité Cgep

S’écrit :
W, [ 20W, +L
Cdepl - J J [q:’ili + J J)Nll:i-ivJSW (2_17)
AL
Vbi Vbi
ol C; = 0,08 fF/jum? est la capacité par unit¢é de surface dune jonction PN,

Csw = 0,51 fF/um? la capacité qui dépend du périmétre de la jonction. W, et L, sont les
dimensions du caisson N. Les paramétres M; = 0,39 et Mjsw = 0,27 sont respectivement les
coefficients de gradients de jonction pour la surface et le périmétre de la photodiode. Tous
ces parametres dépendent de la température de la jonction, leurs valeurs sont valables pour

une température de 300 K [38].

D’aprés les équations 2-16 et 2-17, la valeur de la capacité dépend de la tension de
polarisation inverse de la photodiode V4 et de la température. A 300 K, la capacité de la
jonction vaut ~2 fF, pour une photodiode dont les dimensions sont W; = Ly = 1,5 um et dont

la tension de polarisation est V4 = 3,2 V.
2.3.2.3 Courant de fuite de la photodiode

Le courant Iy représente le courant des porteurs de charges minoritaires circulant du
caisson N vers la couche P [46]. Ce courant de fuite s’écrit :
q

co==J LW avec J. =
fuite S 2|jp S qI:E

D, N
D, P, , D poj (2.18)

L, L

e

ou Js le courant de saturation.

D. et D, : les coefficients de diffusion des électrons et des trous.

Le et Ly : les longueurs de diffusion des électrons et des trous.

T, : la durée de vie des porteurs.

Npo et Pro : la densité de porteurs minoritaires dans le caisson N et dans le substrat P.

W : est I'épaisseur de la zone de déplétion.

Les paramétres ci-dessus dépendent de la température. Une élévation de la température

de la jonction provoque 'augmentation du courant de fuite J.
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Avec la technologie AMS 0,35 um, le courant Iy, peut également étre calculé a partir

des informations délivrées par le fabricant de circuits intégrés :

e =Js W, L, +Jgg,, 2 0W, +210L,) (2-19)

fuite

ou Js = 0,06 fA/um2 est le courant par unité de surface, Jssw = 0,27 fA/um est le courant par
unité de périmetre et W; et L, les dimensions du caisson N. Tous ces paramétres dépendent
de la température de la jonction, leurs valeurs sont valables uniquement pour une
température de 300 K [38].

L’équation 2-19 permet de déterminer Iy pour une tension de polarisation inverse de la
photodiode de 3,3V et une température de 300 K. Avec une photodiode dont les dimensions

sont W;=L;=1,5pum, le courant de fuite est de ~1,76 fA.
Dans le cas de la photodiode sans microcircuit de lecture (cf. figure 2-7 (a)), la décharge
DViite de la capacité Cgep par le courant Iy €st exprimée par :

DV, = e (it (2-20)

fuite
depl

Avec lgie = 1,76 fA et Cyep = 2 f, nous obtenons DV, = 867 mV/s. Cette variation DVyiee
vaut ~8,67 uV pour un intervalle temporel dt de 10 ps correspondant a la durée de lecture

d’'un capteur CMOS envisageé pour le détecteur MVD de I'expérience CBM.

2.3.2.4  Gain de conversion de la photodiode

valeu i $ 'inté i $ i z
La valeur DVq4 représente lintégration des charges collectées par le caisson N apres
I'impact d’'une particule a l'instant t;. Avec I'équation 2-21, nous obtenons la relation qui lie le

nombre de charges collectées, la capacité de jonction et le signal DV :

_ gqnombre d'électrons collectés)
C

|
DV_ =P gt

sig C (2'21)

conv conv

Avec la capacité de conversion Cgon = Cgep = 2 fF et 100 électrons collectés par le
caisson N d'un pixel adjacent, DV vaut ~7,9 mV [25].

Ainsi, nous déterminons le gain de conversion de la photodiode nommé C.V.F
(Charge to Voltage conversion Factor) qui définit le rapport entre le nombre d’électrons
collectés et la variation DVggy du potentiel V4. Avec DVgq = 7,9 mV et de 100 électrons

collectés, nous déterminons un C.V.F de ~79 uV/électron.
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2.3.2.5 Bruits électroniques de la photodiode

Le dernier élément du modele de la photodiode est la source de bruit 12 0ise. Celle-ci est
sensible a la température et & la bande passante du dispositif. Elle est composée du bruit de
grenaille ("shot noise") et du bruit 1/f ("Flicker noise") de la photodiode [47].

Le bruit de grenaille provient des fluctuations du nombre de porteurs qui traversent la

zone de déplétion de la photodiode. La densité spectrale’ de ce bruit s'écrit :
nor (F) = 2 01 Oy (F) (2-22)

ou Iy €st le courant de fuite de la jonction PN, également dépendant de la température.
La contribution en bruit 1/f provient des imperfections du cristal qui générent des

fluctuations de la mobilité et de la vitesse de recombinaison des porteurs.

2, (f) =K, Ce(D” (2-23)

f fbe

ou K; est une constante dépendante des caractéristiques physique de la photodiode, le
coefficient ¢ (0,5<c<2) et le coefficient fbe (0,8<fbe<1,3) [30]. On obtient ainsi :

Iﬁoise (f) = lzhot (f) + I:f/f (f) (2'24)

Dans le chronogramme de la figure 2-10, durant l'intervalle [to, t,], le nceud sensible de la
photodiode est flottant. Cette période représente la durée d’intégration t;, entre deux lectures
de la tension Vy4. Le temps d'intégration t;, dépend du nombre de lectures que le capteur
CMOS doit effectuer par seconde. Ce temps est typiqguement de 10 a 100 ps pour
'application des capteurs CMOS aux détecteurs de vertex. Ainsi, la contribution en bruit
durant l'intervalle [to, t;] provient majoritairement du bruit de grenaille.

La contribution en bruit échantillonnée dans la capacité de conversion Cgep S'écrit :

= Al oy (2-25)

conv

VZ

noise

Avec 'equation ci-dessus, lgie = 1,76 fA, Ceony = Cuept = 2 fF et tiy = 10 ps, a 300 K, la
contribution en bruit du bruit de grenaille aux bornes de la photodiode vaut ~26 pUVgus.

Selon [I'équation 2-25, le bruit aux bornes de la photodiode dépend du temps
d’intégration t;. Par conséquent, pour augmenter le rapport signal a bruit de la photodiode, il

est nécessaire de réduire le temps d’intégration [47].

! Densité spectrale de bruit : elle représente la densité de bruit présente dans un signal, rapporté a

une bande passante de 1Hz.
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2.4 Architectures en mode tension

2.4.1 Photodiode avec un transistor de "reset"

2.4.1.1 Principe de fonctionnement du dispositif

Dans le paragraphe 2.3, nous indiquions que la photodiode doit étre impérativement
polarisée. Pour ce faire, dés I'implémentation de photodiodes dans les capteurs CMOS,

celle-ci a été couplée a un transistor NMOS de polarisation [24].

V
c Vv, Vdda d DV

conv b Reset
gnd p—--—f—- T o N
|L+J I_M %+ N* MI N* DVgjq
t L

fuite

p+ N RES

P* well | | |
s I I I t

AND,\y

by

Reset
| | .
4 t t
Particule 2

(@) (b)

Figure 2-11 : (a) Vue en coupe de la photodiode ave c le transistor de "reset",

Couche P-

(b) chronogramme présentant le fonctionnement du di spositif

Durant lintervalle [to-t;], le courant Iy décharge la capacité C., .En lI'absence de
réinitialisation du point de polarisation de la photodiode, celle-ci sature (V4 = 0V). Ainsi, &
I'instant t,, la photodiode D; est polarisée au potentiel Vdda a I'aide du transistor Mges. La

durée de lintervalle [ty t;] dépendra des valeurs du courant lq. et de la capacité Ceony.
2.4.1.2 Gain de conversion

La capacité de conversion Cg, dépend de la capacité Cyp, de la longueur des
interconnexions du nceud sensible, de la taille du transistor Mges. Cette capacité sera de

I'ordre d’une dizaine de fF [48]. Elle est exprimée par I'équation 2-26 :

C = Cdepl + Cconnect + Cbs,MRES + Cgs,MRES (2'26)

conv

ou Ceonnect €St la capacité équivalente des lignes d’interconnexions entre la photodiode et la
source du transistor Mges, Cpsmres €t Cgsmres SONt respectivement les capacités bulk-source

et grille source du transistor Mges.
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La relation qui lie le signal DVs4 du potentiel V4 aux bornes de la photodiode avec le
nombre de charges collectées est définit par I'équation 2-21. Avec C, = 10 fF, le C.V.F
vaut ~16pV/électron, c.a.d. DVgg = 1,6 mV pour 100 électrons collectés. Avec un courant e
de 1,76 fA (photodiode de 1,5 um x 1,5 um), la valeur de la décharge de la tension de diode
DVyie €St désormais égale a ~0,18 pV/pus.

La contribution en bruit liée au bruit de grenaille calculée a I'aide de I'équation 2-25 vaut
désormais ~5,3 UVgrus pour un temps d’intégration de 10 ps.

Par rapport au facteur de conversion de la photodiode isolée présenté dans le
paragraphe 2.3.2.4, celui de la photodiode avec un transistor de "reset" est ~5 fois plus
faible. L'ajout du transistor de "reset" affecte donc considérablement la sensibilité de la

photodiode.
2.4.1.3 Chute de tension de V 4 et bruit provoqué par le transistor M 4

A l'instant t, la chute de tension aux bornes de la photodiode sera égale a :

DVrst - Cgs,MRES x \/
C +C

res (2'27)

conv gs,MRES

oU Vs est la tension appliquée sur la grille du transistor M; lors de la phase de
réinitialisation. Avec Cgys ures de l'ordre du fF, Cc,, de l'ordre de la dizaine de fF, Vs = 3,3V,
la chute de tension générée en fin de la phase de polarisation ty sera alors DV, = 300mV.

La contribution en bruit sur la tension DV, S'écrit :

V2 = ki (2-28)

noise,res C
conv

ou k est la constante de Boltzmann et T est la température en Kelvin. Avec Cgny = 10 fF,
T =300 K, la contribution en bruit est égale a ~650 UVgwus [47].

2.4.1.4 Limites du dispositif

L’augmentation de la sensibilité des pixels passe par l'intégration d’un amplificateur au
sein du pixel. Le nceud sensible est alors connecté sur I'entrée d’'un circuit d’amplification.
Or, la décharge continuelle de la capacité C.., durant le temps d’intégration se traduit par
une dérive du point de polarisation de la photodiode par rapport a celui de I'amplificateur.

Un étage de gain amplifiera le signal utile mais aussi la différence entre les points de
polarisation de Il'amplificateur avec la photodiode. Ainsi, seul un gain faible de

'amplificateur (3 a 5) lui permettra de ne pas saturer.
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2.4.2 Photodiode a polarisation continue

2.4.2.1 Principe général de fonctionnement

Pour stabiliser le point de polarisation de la photodiode, une diode de polarisation D,
remplace place du transistor de reset M;. Ce dispositif est présenté dans la figure 2-12. La
diode D, compense continuellement le courant de fuite Iy, de la photodiode. Ceci fixe le

point de polarisation de la photodiode D; & V4 = Vi, proche de Vdda [49].

Vd conv
vaga [T Ao
a
_| gnd T Particule
/
+ P \Y
EJ N well | /4 'd
P+ i | vdda -}
well i £ V.
D, 7 T " DVSig/
Ifuite
sat | ‘ ‘
Couche P- t‘ 0t

(@) (b)

Figure 2-12 : (a) Vue en coupe de la photodiode int  égrant une diode de polarisation continue,

(b) chronogramme présentant le fonctionnement du di spositif.

Les charges libérées par le passage d'une particule ionisante déchargent la
capacité C.,n,. Cette derniére se rechargera avec le courant fourni par la diode D,. Le temps
de recharge (t, a t;) est typiguement de l'ordre de la centaine a plusieurs centaines de
millisecondes [49]. Le point de polarisation de la photodiode reviendra donc naturellement a
un potentiel V4 = Vi, Lorsque la photodiode n’est pas soumise au passage d’'une particule,
le courant lg, convoyé par D, est défini par le courant de fuite Iy,. Ceci permet de déterminer

la tension Vi,; de la photodiode D;.

_ qVy,
|, =l expl ——=|-1 2-29
-ifof )1 -
Vin = Vdda - < Dh(ldzl-k s j (2-30)
q s

ou Is est le courant de saturation de la diode D, (de I'ordre de 0,1 fA pour une taille de D,
de 800 nm x 800 nm), Vg, la tension aux bornes de la diode D, de l'ordre de 50 a 100 mV.

Avec |5 = 0,14 fA, nous obtenons Vg4, = 67 mV pour un courant de fuite lye = lgo = 1,76 fA.
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2.4.2.2 Gain de conversion du dispositif

La capacité C.,, est définie par la relation suivante :

Ceom = Cuenr * Ceomeet + Conoa (2-31)

conv depl connect

ou Cgep est la capacité de la jonction de la diode Di, Ceonnect la capacité équivalente des
lignes d’interconnexions et des étages d’amplifications (~5 fF). Cyyp. est la capacité de

transition de la jonction PN de D, et est exprimée par :

Nd

q |Esi
C =W,, [L / E 2-32
JND2 D2 D2 2 Vbi,D2 +Vd2 ( )

ou Vbi,p, =1V est la tension de jonction de la diode D,, Wp, = Lp, = 800 nm les dimensions
de la diode D,. La capacité C,yp, est égale a 0,64 fF.

L'intégration de la diode D, permet de s’affranchir des capacités parasites du transistor
de reset. Par conséquent, la capacité de conversion C.,, du dispositif vaut ~8 fF. Nous
obtenons un gain C.V.F du dispositif de 20uV/électron et d’'une variation de signal DV de

~2 mV pour 100 électrons collectés par la photodiode [30].

2.4.2.3 Saturation du dispositif

Lors de la succession de plusieurs impacts de particules dans une durée inférieure a une
milliseconde, le potentiel V4 s’approche de la limite Vg, saturant le dispositif (D; et D,).
Respectant I'équation 2-29, lorsque V4 diminue, le courant traversant la diode D, est
désormais égal au courant de fuite auquel s’additionne le courant nécessaire pour recharger
la capacité Cony. Ainsi, la constante de temps Trecharge (fapport de 'impédance Zp, de la diode

D, avec la capacité C.,,,) variera en fonction de Vg, et implicitement du potentiel Vg.

Trecharge = de |]::conv = Vdda_Vd |:q:conv (2'33)
l,, | EEGX (q[ﬂVddaEVd)j }
s p ki[r -1

Pour lg, = lie = 1,76 fA, la tension Vg, est égale a 67 mV et I'impédance Zp, = 38 GQ. La
constante de temps de recharge Trechage Vaut ~300ms. Apreés des impacts quasi simultanés
de 100 particules dans un pixel siege collectant typiquement 270 électrons par impact
(cf 2.3.1.5) et un C.V.F de 20uV/électron, la chute de tension V4, sera de ~0,54 V et le
courant lg, vaudra ~150 nA. Désormais, Zp, sera égale a ~3,5 MQ et la constante de temps
de recharge Techage Seraalorsde ~30 ns. La photodiode pourra ainsi accumuler

simultanément une centaine d’'événements dans un pixel siége avant de saturer.
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2.4.2.4  Contribution en bruit du dispositif

Par rapport au montage employant une photodiode et un transistor de "reset", le modele

équivalent du dispositif inclu la source de bruit de la diode D, : I?

noise,D2-
fm——m——m - — &
| Vdda diode P */Nwell !
| | ®
| |
| | A
I I v
! CJN,DZ__ Ifuite Iznoise, D2 : d2 )
: | noeud sensible
e 1 ¥
L 2

:' X A
| |

I = I 12 |

photo | Cdepl fuite noise, D1 I Vd connect
|
| |
I ® !

|
gnd | d diode Nwell/P - | gnd

Figure 2-13 : Modele de la photodiode couplé aune  diode de polarisation.

En analysant le modele, nous constatons que la densité spectrale de bruit ramenée sur
le nceud sensible s’écrit :

1
Coon O°

conv

Vnzoise,diode (f) = m |:I]fuite (2'34)

ou lyire €St le courant de fuite de la photodiode, Ccony inclue Cyepi, Con,p2, Ceonnect-

En intégrant I'équation 2-34 avec une bande passante de 100 KHz (fréquence
d’échantillonnage du signal Vy), nous obtenons une contribution en bruit de ~7 pVgus avec
liie =1,76 fA. Ce bruit temporel est négligeable car la collection d’'un électron provoque une
variation du potentiel V4 de ~20 pV.

La photodiode avec transistor de "reset" ou diode de compensation est généralement
connectée a un étage d’amplification : le "suiveur", dont le gain est inférieur a 1. Ce dernier
ne présente pas la solution optimale pour maintenir un rapport signal a bruit élevé des le
début de la chaine de lecture. Il faut donc remplacer ce circuit par un amplificateur de gain
supérieur. Généralement, ceci requiert I'intégration dans le pixel d’amplificateurs a transistor
PMOS et NMOS. Or, il est déconseillé d’'implémenter des caissons N dans la zone sensible
pour acceuillir des transistors PMOS. Ces caissons N collecteraient une partie des charges
libérées par le passage d’'une particule et réduiraient la sensibilité du capteur CMOS.

En alternative, nous proposons une photodiode intégrant une premiére amplification

dans son caisson N : le PhotoFET.
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2.5 Architecture en mode courant

2.5.1 Le PhotoFET

2.5.1.1 Principe de fonctionnement

Pour améliorer la sensibilité aux particules tout en respectant les contraintes de vitesse
de lecture des capteurs CMOS, nous avons exploré la solution offerte par le PhotoFET. Ce
dernier est un élément sensible aux particules ionisantes constitué d’'une photodiode et d’'un
transistor PMOS. Il réalise avantageusement une amplification au sein de I'élément sensible
aux particules ionisantes [50].

|

sf_bias

M Vdd_sf Vdda
gnd P—@ 'S *_2,—| vdd_sf —I: -T-
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P Nwell [ "2 Pw_on — i """""" diode D1 |
well $ : ! v, _ZlS_NweII/P' i
V, D I Vi ! !
d I i sf_bias S i_ ________________ 9[‘9 ________ E

couche P- U

€Y (b)
Figure 2-14 : (a) Vue en coupe du PhotoFET, (b) sch éma équivalent du PhotoFET.

Les figures 2-14 (a) et (b) montrent que le PhotoFET integre une photodiode D, sensible
aux particules, une diode D, de polarisation continue et un transistor PMOS M; qui amplifie
le signal délivré par la photodiode D, [50, 51]. Le transistor PMOS intégré dans le caisson N
de la photodiode n’affecte pas la collection des charges. Celles-ci sont collectées par le
caisson N et induisent une chute de potentiel aux bornes de la photodiode. Cette fluctuation
de la tension V4 est provoquée par l'intégration des charges dans la capacité Cgony-

Le potentiel V4 de la photodiode modulera le courant du transistor PMOS M; par la
transconductance de bulk gmn,m €t par la transconductance gn,m:. La modulation par la
transconductance gn u: €st réalisée par 'implémentation d’une contre-réaction effectuée par
un étage suiveur (transistor M, et source de courant I pias).

Le transistor représenté par linterrupteur P, o, permet d’interrompre la circulation du
courant g pias lOrsque le pixel n'est pas adressé. Ceci supprimera la consommation de

I'étage suiveur et permettra de réduire la consommation globale de la matrice de pixels.
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Pour la suite de I'étude, nous considérons que le courant I, composeé de lp,pcy qui est le
courant de polarisation, Insig) la variation du signal liée aux charges collectées et Iynnoise) 12

contribution en bruit totale du dispositif.
2.5.1.2 Point de polarisation DC

D'aprés la figure 2-14 (a), le point de polarisation de la photodiode D; peut étre
déterminé avec l'équation 2-30. En effet, le comportement du dispositif (D, et D,) est
identique & celui de la photodiode a polarisation continue décrite dans le paragraphe 2.4.2.

Selon le schéma de la figure 2-14 (b), I'étage suiveur compense la tension de seuil V.
Avec Vg2 Supérieur a Vi, le transistor M, est en forte inversion. Ainsi, nous pouvons
déterminer le courant DC I,npc) délivré par le PhotoFET avec I'équation 2-36 [50].

Vg =V, =V, €tV =V, —Vdda=>V,,, =—(vVdda-V, +V,,,,) (2-35)

S

- -2

1 wW
Iph(DC) = E [Kpp G|_ “-[-| Vdda - Vgt + Vth,M2 - Vth,Ml (2-36)
M1

ou Ky, et Ky, sont les facteurs de gain des transistors PMOS et NMOS en uA/VZ. Wi, Lva
Wy et Ly, sont respectivement les dimensions des grilles des transistors M; et M,, Vi, m1 €t

Vinm2 SONt les tensions de seuil des transistors M; et M,.

Kpp = 58 UA/V? Kon = 175 MAIV?  Vypms =-0,6 V Vinmz = 0,5V
Wy = 0,8 pHm Ly = 0,35 pm Wwe = 0,8 pm Lyo = 0,4 um
Vdda=3,3V Va=3,1V

Le point de fonctionnement est obtenu pour un PhotoFET n’ayant pas collecté de
charges. A partir des valeurs ci-dessus et de I'équation 2-36, nous obtenons lpg) = 10 A
avec Isf_bias = 20 pA. Notons que ce point de polarisation differe pour chaque pixel. Ceci
provient de la dispersion du dopage local des caissons N de la photodiode et des

dispersions des longueurs et largeurs effectives des transistors M; et secondairement Ms.

Les dispersions des points de fonctionnement de chaque PhotoFET représentent le bruit
spatial fixe (bruit FPN : Fixed Pattern Noise) des pixels qui peut avoir une amplitude

supérieure a celle du signal utile causé par I'impact d’'une particule [51, 52].
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2.5.1.3 Modéle "petit signal" du PhotoFET

Pour toutes les études suivantes, nous considérons que la transconductance gmvx des

transistors n et p est exprimée par I'équation suivante :

— 2 |:H(p(n,p) Ij/\IMX |:l]dsM(DC)
LMx

(2-37)

gm,Mx

ou Ky, est le facteur de gain des transistors n et p et lgsmpc), € courant DC circulant entre
le drain et la source des transistors.
La transconductance de substrat est définie par I'équation suivante :
_\ 2 |Esi m |:Nch

_ Y
gm x — @m X avec Y= (2'38)
" legfem, -y, ) ™ o

ou O est le potentiel de surface, Vys la tension Bulk-source, C,y la capacité d’oxyde mince
de la technologie MOS, et N¢, la concentration de dopants dans le cristal de silicium au
niveau du canal du transistor MOS.
La conductance drain-source S’écrit :
1

= 2-39
gds,Mx V D]. ( )

e(n,p) Mx
ou Ve p €st la tension d’Early [53].
Le modele petit signal du PhotoFET associé a I'étage suiveur nous permet de déterminer

la réponse fréquentielle et le gain du dispositif.

Bulk vy Gy Syz Gy D lon
® ® <« e ® —
/ A VgS’MZ A
noeud sensible
DVSig éi; éi;
Is V
M2 Iium gs,M1 IS\
gnd gnd gnd gnd

OU ISMZ = gm,MZ X VgsMZ - Gmb,M2 X Vgs,Ml
Oim2 = Qusm2 + Qasbias T (Casmz + Cas pias T Cgsmz) X P

ISm1 = Omm1 X Vgsmr + Ombm1 X DVsig
DV4 est décrit par I'équation 2-21 en fonction du nombre de charges collectées et de Ceony

ou Cconv = Cdepl + Cjn,D2 + Cconnect + Cbs,Ml + ng,MZ + Cgs,MZ

Figure 2-15 : Modele petit signal du PhotoFET et de  I'étage suiveur.
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A partir du modele présenté en figure 2-15, nous déterminons I'expression du courant Iy,

en fonction du nombre de charges collectées par la photodiode D; :

_ O, g thombre d'électron collectés
Iph(sig) - gm,Ml E i + gmb,Ml EE (2'40)
gm,MZ + gmb,MZ + gL,MZ C

conv

Le courant délivré par le PhotoFET est proportionnel au nombre de charges collectées
par le caisson N. Le gain du dispositif dépend de lp,pc) qui détermine gmvi. Comme lphpc) est
directement lié a I pias, l€ gain du PhotoFET est réglable en controlant I pias. De plus, par
rapport aux éléments de détection présentés dans les paragraphes précédents, la sensibilité

du dispositif est plus grande en raison de I'amplification opérée par le transistor PMOS [52].

La stimulation du PhotoFET avec 100 électrons provoque une variation de 1,58 mV du
potentiel V4 de la diode D;. Ceci nous permet de calculer Cyn €gale a ~10,1 fF. Par
simulation, nous obtenons Iy sig) €gale a 65,5 nA pour 100 électrons collectés. A 300 K, le
gain de conversion du PhotoFET sera de 655 pA/électron collecté avec lphpc) =17 HA,
Ommi = 42,9 US, Ompmr = 4,45 US, gmmz = 17,9 US, gmomz = 2,8 US et guwe Négligeable. Ces

valeurs sont obtenues avec des dimensions du transistor M; : Wy; = 0,8 pm, Ly; = 0,35 pm.

La dynamique du signal en courant délivré par le PhotoFET n’est pas limitée par sa
tension d’alimentation de 3,3 V. Ainsi, selon la valeur du courant de polarisation I pias, la
dynamique de sortie peut atteindre ~50 pA. Par conséquent, le PhotoFET permettra détecter

plusieurs impacts successifs de particules sans présenter de saturation.
2.5.1.4 Contribution en bruit du PhotoFET

Les contributions en bruit du PhotoFET proviennent de plusieurs composants bien
distincts. La premiére est naturellement le bruit de la photodiode D; et de la diode de
compensation D,. Nous avions donné une méthode de calcul de cette contribution avec
I'équation 2-34. Nous obtenons ainsi la contribution en bruit de la photodiode et de la diode

de compensation ramenée sur la sortie du PhotoFET.

[ fup 2
I
<Iph,di0de> = J- [gm,Ml E e + gmb,MlJ D/nzoise,diode (f) Laif (2'41)

0 gm,MZ + gmb,MZ + gL,MZ

ol V2 osedioae(f) €st la densité spectrale de bruit de la photodiode déterminée par
I'équation 2-34 et fup est la fréquence de coupure du montage. Cette derniére dépend de la
charge capacitive placée sur la sortie du PhotoFET. Notons que la source de bruit

Vznoise,diode(f) et les transconductances gm .« €t g x« sont dépendantes de la température.
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La contribution en bruit du transistor M, de I'étage "suiveur" est donnée par I'équation :

fup) 2
<|ph,M2> = J. (gm,Ml B ! j E%Dk T [ LA (2-42)

0 gm,MZ + gmb,MZ + gL,MZ

La source de courant de I'étage "suiveur" est réalisée par un transistor NMOS nommé

Muiss. La contribution en bruit liée au transistor My, S'écrit :

- fup| 2
<Iph,Mbias> = J‘ (gm,Ml E = J EE Ck T @m,Mbias Celf (2-43)

0 gm,MZ + gmb,MZ + gL,MZ 3

Enfin, les contributions en bruit temporelles et en 1/f du transistor PMOS M; sont

données par les égquations suivantes :

<Iph,M1> = \/J‘{% (k O L9 Djf} (2-44)

0

fup|

K 1

<| h,MJ(l/f)> = \/ |:ngM12 E 2 O mf} (2-45)
i I Co” Wiy [y,

ou a = 1 et K, est un parametre de bruit dépendant de la technologie employée [54].

D’'aprés les équations 2-41 a 2-45, les contributions en bruit dominantes proviennent de
I'étage suiveur (M,, Mpiss) €t du transistor PMOS M;. A une température de 300 K, la
contribution en bruit totale Igmoisey du PhotoFET vaut ~10,4 nAgys. Ceci correspond a une
contribution en bruit ramenée sur I'entrée de la photodiode du PhotoFET de 16 électrons.
Ces valeurs simulées sont obtenues avec lpc) =17 PA et une bande passante de
150 MHz. Cette bande passante a été définie en fonction des caractéristiques du microcircuit
dans lequel le PhotoFET injecte son courant Ig.

La contribution en bruit de la photodiode est minime par rapport aux contributions en
bruit ajoutées par les transistors. Les dimensions optimales du transistor PMOS du
PhotoFET ont été obtenues lors de simulations servant a trouver un compromis entre le gain
de conversion et les contributions en bruit du PhotoFET.

Les résultats de simulations indiguent que les dimensions optimales sont Ly; = 0,35 pum
et Wy; = 0,8 um. Pour un transistor PMOS dont la dimension W\, est supérieure a 0,8 um, le
gain de conversion diminue. Ceci provient de 'augmentation de la taille du caisson N qui doit
accueillir le transistor. Par exemple, Cen = 11 fF lorsque Wy, est égale a 1 um et
Ceonv = 20 fF lorsque Wy, = 3 um.

Pour réduire les contributions en bruit du PhotoFET, notamment celles induites par le

suiveur, une architecture simplifiée a été considérée. Elle fait I'objet du paragraphe suivant.
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2.5.2 Le PhotoFET simplifié

2.5.2.1 Principe de fonctionnement

La conception des PhotoFETs simplifiés a été motivée par la suppression de I'étage
suiveur. Pour assurer une polarisation DC satisfaisante du PhotoFET, nous avons
implémenté une structure RC. Cette structure est un filtre passe-haut qui permet également
de moduler le courant Iy, en fonction des variations du potentiel de la photodiode [52]. Cette

nouvelle architecture est présentée en figures 2-16 :

Particule
o Ve

MZ
gnd I— I, \dda S
" M, / C1 S Y
—_— | V s1 :
T [ Ny R =
L | | /Moy, |
P Nwell |, Yo, Ry : E ! e ! !
wel |y |l : Moyt L ' Pmos] |
V] Cconv_l_ D +/- nd | ! diode D1
R Y K;_; I vy _le_NweII/P'i
couche P- +-_+ Vbias e -T- : :
7 parl L gnd___ |
|
mmmm Polysicilicium de grille gnd gm U
== OXxyde mince lph
€Y (b)

Figure 2-16 : (a) Vue en coupe du PhotoFET simplifi &, (b) schéma électrique équivalent.

La photodiode génére un signal électrique lors de la collection des charges libérées par
le passage d'une particule. Ce signal est transmis par la capacité de couplage C; a la grille
du transistor PMOS M;. Cette capacité C; est réalisée a I'aide d’'une couche de polysilicium,
une couche d’'oxyde mince et avec le caisson N. En couplant C; avec le transistor NMOS M,,
nous obtenons un filtre passe-haut. Ainsi, le potentiel Vy,s fixera le point de polarisation de
grille du transistor PMOS [55].

En choisissant une différence de potentiel Vyi,s — Vdda supérieure a la tension de seuil
Vi, l€ transistor M; sera en forte inversion. De plus, au sein de la structure de PhotoFET
simplifié, le potentiel V4 de la photodiode D, modulera le courant I, par la transconductance
et par la transconductance de bulk du transistor M;. Cette structure permettra de détecter les
particules tout en s’affranchissant du suiveur nécessaire au PhotoFET présentée dans le

paragraphe 2.5.1.
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2.5.2.2 Point de polarisation du dispositif

Avec un courant statique "quasi" nul (de l'ordre de l'atto A) traversant la grille du
transistor My, le potentiel de la grille du transistor M; est défini par V.. La capacité C; sera
chargée avec une tension égale a V4 - Vpias. Ainsi, le point de polarisation DC du transistor
M, sera indépendant de la tension V4 aux bornes de la photodiode D,. Par conséquent, le

courant lpypc) est fixé par le potentiel Vyjas.

I = 1 [Kpp GY_M [ﬁ_ (Vdda =~ Viias ) - Vth,Ml]2 (2-46)

ph(DC) — 2
M1

Selon la valeur du potentiel Vyss, le courant I pc) varie entre 0 et ~500 pA. Nous ne
polariserons jamais le dispositif & un courant supérieur & 50 pA pour des raisons évidentes

de consommation globale des pixels.
2.5.2.3 Réponse AC du PhotoFET simplifié

La suppression de I'étage "suiveur" se traduit par une simplification du modéle du

PhotoFET présenté dans la figure 2-15. Nous obtenons ainsi, le modele ci-dessous :

C
Bulk M1 I I 1 SM2 GMl DMl ph
/ 1 * * * ¢ >
noeud sensible 1 @ I:I @
DV_ c—
sig par ISMZ 0o Vgs,Ml Is i
gnd gnd gnd gnd gnd

OU ISm2 = Ommz X -Vgsmi,
ISm1 = Omm1 X Vgsmr + Ombom1 X DVsig
Chpar = Ceconnexion + Cgsmz + Casmz + Cgsmi, Ceonnexion €St la capacité équivalente d’interconnexion

entre la source du transistor M, avec la grille du transistor M; et une borne de la capacité C;.

Figure 2-17 : Modele petit signal du PhotoFET simpl ifié.

A partir du modele présenté dans la figure 2-17, nous écrivons I'équation permettant de

calculer le courant I,nsigy €n fonction du nombre de charges collectées par la photodiode.

Z,, [C, P ghombre d'électrons collectés

o . .\ 2-47
e (gm,Ml 1+2,, {C, +C,, )P gmleJEE Ceony J o

0U Zyz = 1/(Omm2+dasm2)s Ceonv = Caept + Cinpz + Cosm1, €t Cpar €5t de I'ordre de 5fF.
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La capacité parasite Cp, atténue 'amplitude du signal émis par la photodiode lorsque
celle-ci collecte des charges. Zy, est I'impédance équivalente entre le drain et la source du
transistor M,. Celle-ci est principalement définie par gmwm2 €t gasmz (Zmz = 1,96 TQ) et 'effet de
OmoMm2 €St Négligé. D’aprés les caractéristiques de la technologie AMS 0,35 um, la capacité

C, d’une surface de 11 pm? sera égale a 53,3 fF.

La fréquence de coupure du filtre passe haut est de l'ordre du hertz. L'équation 2-47
peut étre simplifiée car le temps de collection des charges, qui est de I'ordre de la dizaine de

nanosecondes, est bien inférieur & la constante de temps du filtre.

b =| G C, G g thombre d'électrons collectés (2-48)
Y (Cl + Cpar) ’ Cconv

A partir de I'équation 2-48, nous constatons un effet de la capacité parasite Cy, Qui

réduit d'un facteur ~1,1 I'amplitude du signal délivré par la photodiode D;.

La stimulation du PhotoFET avec 100 électrons provoque une variation de 1,24 mV du
potentiel de la diode D;. Ceci nous permet de calculer Cyn, = 12,9 fF. Par simulation, nous
obtenons une variation de Iynsig) 56 NA pour 100 électrons collectés. Le gain de conversion
du PhotoFET vaut 560 pA/électron avec lpnpc) = 20 PA, Ommi = 44,59 US et gmpm = 4,59 US.
Ces valeurs sont obtenues avec des dimensions du transistor M;: Wy, =0,8 pm,
Lwi = 0,35 um et une température de 300 K.

La dynamique de sortie du PhotoFET simplifi¢ pourra atteindre 50 pA. Il est alors

envisageable de détecter les impacts successifs de plusieurs particules.
2.5.2.4  Contribution en bruit du PhotoFET simplifié

Dans cette version simplifiee de PhotoFETSs, les sources de bruit dominantes sont celles

de la photodiode D; et de la diode de compensation D,.

- fup 2

C

<Iph,diode> = J. (gm,Ml EC + lC + gmb,MlJ D‘/nzoise,diode (f) mf (2'49)
0 1 par

ou fup est la fréquence de coupure du montage, Vznoise,diode(f) est la densité spectrale de bruit
de la photodiode donnée par I'équation 2-34.
Cette contribution en bruit sera plus faible que pour le PhotoFET présenté dans le

paragraphe 2.5.1 car la valeur de la capacité C,, est plus élevée.
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La contribution en bruit du transistor M, de I'étage polarisation est donnée par

I'équation :

fu 2
) = | (9 Dg—j L T, . (2-50)

0 gm,Mz + gds,MZ

Enfin, les contributions en bruit temporelle et en 1/f du transistor PMOS M; sont données

par les équations suivantes :

A \/ ] [52 KT, Djf} (2-51)

0

- fup|

K 1

<| h,Ml(l/f)> =\/ [gm,Mlz E 2 B Eﬁf} (2-52)
” | Co® Wy [y

D’'aprés les équations 2-49 a 2-52, les contributions en bruit dominantes proviennent des
transistors M, et M;. Notons que les perturbations apportées par la tension de polarisation
Vpias SONt Minimisées par un filtre passe bas réalisé par Zy, et Cyy, dont la fréquence de

coupure est de I'ordre du hertz (vue de I'entrée Vypias).

Avec une température de 300 K, les simulations indiquent que la contribution en bruit
totale lphnoisey du PhOtoFET intégrée sur bande passante de 150 MHz s’éléve a ~8 nAgus
avec (Ionpcy) = 20 pA). Ceci correspond a une contribution en bruit ramenée sur I'entrée de la

photodiode de 12 électrons.

2.6 Mémoire de courant: double échantillonnage
correlé "in pixel"

2.6.1 Intégration d’un traitement CDS dans les pixe Is

Dans les capteurs CMOS utilisant les PhotoFETs (simplifiés ou non), les dispersions
entre les dimensions et les tensions de seuil des transistors sont responsables d'offset DC
entre les pixels. Ils se traduisent par une dispersion des courants lp,pc)y délivrés par les pixels
d’un capteur [52].

Les offsets DC se traduisent par du bruit FPN. Ce bruit doit impérativement étre
minimisé car il est généralement supérieur a I'amplitude du signal utile. Par conséquent,
nous avons implémenté un double échantillonnage corrélé (CDS) au sein du pixel pour

réduire ce bruit.
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La méthode de traitement CDS est généralement employée pour réduire le bruit 1/f ou
Flicker Noise [56, 57]. Tel que le présente la figure 2-18, le CDS sera intégré dans les pixels,

dans lesquels il sera connecté a la sortie du PhotoFET a deux mémoires de courant.

Contre réaction :

_____

- PhotoFET : suiveur
- PhotoFET simplifié : réseau RC

RPN | ———

Figure 2-18 : Schéma électrique du Double Echantill  onnage Corrélé a mémoires de courant

connecté au PhotoFETSs et au PhotoFETSs simplifiés.

Notons que les paramétres des mémoires de courant sont identiques pour les

PhotoFETs (simplifiés ou non).

2.6.2 Principe de fonctionnement du CDS.

Les deux mémoires de courant enregistrent successivement avec un délai fixe (temps
d’intégration), le courant Iy, délivré par le PhotoFET. Durant la phase d’enregistrement dans
la mémoire 1, le transistor Mc; crée une tension Vguc: en fonction du courant Iy, Cette
tension sera stockée dans la capacité de grille représentée par Cysuci dans la figure 2-18. La
transconductance du transistor Mc; est volontairement dégradée pour augmenter la variation
Vgsmc1 €n fonction du courant I, Ceci réduit également la sensibilité des cellules mémoires
aux injections de charges générées par les interrupteurs Sw_y; (transistors NMOS) [52]. Le
transistor cascode M. Stabilise le potentiel Vgsuc1, réduisant d'un facteur gmmecasc-fdsmcase, 1€S

erreurs de mémorisation et de lecture du courant Iy, [58].
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La figure 2-19 représente les chronogrammes d'écriture du courant Iy, dans les
mémoires de courant. Nous représentons par un impact, I'événement physique

correspondant a la collection de 1000 électrons par la photodiode a l'instant t1.

3.3 Vbulk Y4 N
< 31 s 1~
~ 1
29 L'——l <4 ' . .
| e ! Impact simulé
2.0u - =S - _
< -8.0u | e l d’'une particule
~ |
Y- 1T S — < .
7 '
Sw_wi1 << '
/, ]
s VT U
- 0 S :
SW_W2 )<< :
- 33 S5 i l ‘
]
- 0 <5 i
0.00 0.2u 126u ., 128u 13u
time (s) 1
Figure 2-19 : Chronogrammes d'écriture du courant|  p, dans les mémoires 1 et 2.

Durant une premiere étape de mémorisation, dans lintervalle temporel 0 a 200 ns, le
courant Iy, délivré par le PhotoFET est enregistré dans la mémoire 1 lors de I'activation de
Sw_,,1. Nous remarquons une chute de la tension V4 de 0,3 V lors de cette phase d’'écriture.
Ce phénomene est da au pont capacitif Ci,; avec Ceony (cf. figure2-18). Par simulation, le
potentiel moyen stocke dans la capacité mémoire Cyguci €St typiquement de I'ordre de 1,5 V
pour lpnpc) = 20 PA. Ainsi, avec une capacité C,,, de ~10 fF et Ci,; = 2 fF, nous retrouvons
une chute de tension aux bornes de la diode D; de ~0,28 V.

La valeur de Cgysmc: vaut ~150 fF avec Lyci = 7,55 pm et Wy, = 2,5 pm. Avec ces
dimensions de grille du transistor Mc;, les mémoires de courant saturent pour un courant Iy,
supérieur a ~50 pA avec Vdda = 3,3V et ~25 pA avec Vdda = 2,5V.

Durant la phase d’écriture, le courant lp, = loni = 01 us) = lphoc) €St Stable et le potentiel

Vgsmc1 Croit ou décroit pour atteindre la valeur escomptée suivant I'équation 2-53 :

(2-53)

ou K, est le facteur de gain du transistor NMOS en HA/V?,

Lorsque linterrupteur Sw_w; S'ouvre, le phénoméne inverse d’'injection se produit et la
tension Vq reprend sa valeur initiale (proche de Vdda). Durant le temps d’intégration entre
t=200 ns et t = 12,8 ps, une particule traverse le capteur a l'instant t;. Ceci provoque une

chute du potentiel V4 de la photodiode.
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Lors de l'écriture du courant I, dans la mémoire 2, les phénomenes dinjection se
reproduisent. Désormais, le courant lpn = lpne= 12,9u5) = lphoc) + lpnesig) (OU lpnsigy €St la variation

de courant liée au passage d’une particule). Ainsi, le potentiel stockeé dans Vgsuc, sera egal :

2 E’M + Vs (2-54)

W,
Ky O MC2

LMCZ

Ainsi, la différence de potentiel entre les deux mémoires sera égale a :

Iph(DC) +|sig _

I h(DC)
AVgsMC(z—l) = |2 BT 20— —+ AVth’MC(Z_l) (2-55)
[ mc2 [JLmCL
Kpn Kpn L
MC2 MC1

0l Wye1 = Wyez = 2,5 Hm, Lyer = Luce = 7,55 pm.

D’aprés les simulations, lpnpc) = 17 MA, Ommc: = 35 US, Gmomct =8 US et lpnsig) = 65,5 NA
(pour 100 électrons collectés), nous obtenons une variation AVgsmce1y = 1,6 mV. Nous
déterminons également l'offset résiduel sur AVgguce-1y = 500 PV SOt lyiservem = 22 NA ramené
sur la sortie du pixel. L'atténuation des piédestaux lynqc) par le CDS vaut ~58 dB. Cet offset

résiduel provient des dispersions entre les parametres des transistors Mc; et Mc..

Lors de la phase de lecture, la mémoire 2 est connectée en sortie par l'interrupteur Sw ,,

et le potentiel Vgsuc, €st convertie en courant par le transistor Mc,. Le courant I, 4 S’€crit :

(2-56)

+1

loh ra = lon_ramemz = lonoey loncsig)
A la fin de la lecture du courant de la mémoire 2, la mémoire 1 est connectée en sortie et

lon e Prend alors la valeur :

Iph_rd = Iph_rd,MEMl = Iph(DC) + IoffsetMEM (2'57)
Ainsi, la différence des courants Iyn ramemz €t lon amemi représente le signal de sortie du

pixel, avec lynsig proportionnel au nombre de charges collectées par la photodiode.

2.6.3 Contribution en bruit des mémoires

La bande passante est de I'ordre de 150 MHz durant la phase d’écriture, alors qu’elle ne
vaudra que ~65 MHz durant la phase de lecture. Le bruit ajouté et échantillonné par le
systeme de mémorisation est donné par I'équation 2-58 [59].

KT

<Iph_mem> = gm,MC E,C— (2-58)

gs,Mc
La contribution en bruit totale simulée des mémoires Iyn_memoise) VAUt ~5 NAgys durant la

phase d’écriture. Cette contribution s’additionnera quadratiquement au bruit des PhotoFETSs.
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2.7 Reéalisation d’'un Capteur CMOS a PhotoFETs

2.7.1 Architecture générale du capteur CMOS

Dans le cadre des recherches effectuées sur les PhotoFETs (simplifiés ou non), ces
deux types d’éléments de détection et des circuits de lecture ont été intégrés dans un ASIC
nommé Mimosa 13. Cette puce (1,7mm x 2,7mm) est représentée en figure 2-20 (a). Elle a
été fabriquée avec une technologie AMS 0,35um submicronique (substrat Hi-res) et a permis
de mesurer les performances (en bruit, sensibilité, consommation, ...) des PhotoFETs [50].
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Figure 2-20 : (a) Dessin physique (layout) du capte  ur Mimosa 13, (b) organisation du capteur.

Au sein du capteur, un circuit de contréle numérique NUM (figure 2-20 (a)) géneére les
sighaux numeériques pilotant les pixels de la matrice MAT. Ce circuit délivre également les
signaux permettant de synchroniser le capteur avec les circuits externes de lecture des
sorties en courant <0...7>.

La zone sensible aux particules est divisée en 2 matrices de 8 x 64 pixels de
20 um x 20 um : une matrice A contient des PhotoFETs et des mémoires de courant et une

matrice B est composée des PhotoFETs simplifiés et des mémoires de courant.
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Chaque matrice A et B est divisée en 4 sous-matrices de 8 x 16 pixels nommées Al - A4
et B1 - B4. Dans le paragraphe 2.8, nous présenterons les caractéristiques mesurées des
pixels a PhotoFETs (A3) et a PhotoFETs simplifiés (B4) ayant démontré les meilleures
performances (dessins physiques : cf. Annexe B.1). Les microcircuits d’amplification et de
multiplexage A-MUX (figure 2-20 (a)) augmentent I'amplitude du signal délivré par les pixels
et interfacent ces derniers avec les dispositifs de lecture. Un multiplexeur sélectionne la

matrice A ou B qui renverra ses informations sur 8 sorties en mode courant.
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Figure 2-21 : Organisation détaillée du circuit Mim  osa 13 (multiplexeur non représenté).

La figure ci-dessus présente I'organisation de la matrice de pixel de Mimosa 13. Chaque
ligne de pixels est adressée successivement de la ligne 0 jusqu'a la ligne 63. L'adressage
d’'une ligne est composé d’'une phase d’écriture de I'image courante n dans la mémoire de

courant, puis d'une phase de lecture de I'image courante n et de I'image n-1.
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2.7.2 Capture et lecture d'images avec le capteur

Les séquences de commandes internes au circuit M13 permettent de réaliser une lecture

In

parallélisée et d’écriture "volet roulant™ présentées sur les figures 2-22 (a) et 2-22 (b).

Capture image (n) Capture image (n+1)
Séquence Pixel 0 Pixel 1 Pixel 63 Pixel O Pixel 1 < Pixel 63 Pixel 0 ><

de capture /| Meml —{\  Meml e Mem1 Mem?2 Mem?2 Mem?2 Mem1
Séquence Pixel 63 \/VY Pixel0 Pixel 62 YpPixel63  \/ Pixel0 Pixel 62 Vpixel 63\

de lecture /\Mem2 [Mem1 N\Mem1 [Mem2 / **"" \Mem1 | Mem2 /\ Mem1 [ Mem2 /NMem2 [Mem1 /""" \Mem2 [ Mem1 /\Mem2 [ Mem1
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Figure 2-22 : (a) Séquences des phases de capture e t de lecture d'images,

(b) chronogrammes détaillés des signaux pilotant le s pixels.

Le signal Pw_on active I'étage "suiveur" intégré dans les pixels a PhotoFETs de la
matrice A (paragraphe 2.5.1). Les signaux Sw_wl et Sw_w2 commandent la phase
d’écriture du courant des PhotoFETSs (simplifiés ou non) dans les mémoires Mem1 et Mem2.
Enfin, les signaux Sw_rl et Sw_r2 pilotent la phase de lecture des mémoires. Afin d’assurer
la capture et la lecture des images n et n-1, les signaux Sw_wl, Sw_2, Sw_rl et Sw_r2 sont
"permutés" temporellement. Tous les signaux Sw_rx, Sw_wx et Pw_on sont injectés
successivement dans les pixels des lignes 0 a 63.

Les cycles de capture et de lecture d’'une ligne de pixels dure 10 périodes d’horloge. Par
exemple, avec une fréquence d’horloge CLK de 100 MHz, la durée de lecture d’une ligne de
pixels s’élevera a 100 ns. Soit 6,4 ps pour lire tous les pixels de la matrice. Ces
caractéristiques temporelles définissent la structure du banc de test a associer au circuit
Mimosa 13.

Lors de la présentation des résultats de mesure dans le paragraphe 2.8, la fréquence
maximale pour laguelle le circuit fonctionne efficacement est de 50 MHz (soit 12,8 ps par

capture d'image ou encore 78215 captures d’images par seconde).

! volet roulant : méthode de capture qui expose les pixels ligne par ligne (Annexe A.3).
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2.7.3 Outils de caractérisation des PhotoFETs

2.7.3.1 Banc de test

Un banc de test expérimental (figure 2-23) a été réalisé pour mesurer les
caractéristiques des PhotoFETs intégrés dans le capteur Mimosa 13. Ce banc de test
implémente le circuit Mimosa 13 et plusieurs cartes électroniques pour alimenter, polariser et
interfacer ce circuit. Il implémente également un systéme de refroidissement, un systéme
d’acquisition de données (DAS) synchronisé par le capteur Mimosa 13 et un ordinateur pour

stocker les informations délivrées par les DAS.

Systéme d'acquision de données

i — Rack VME
‘ 1
55Fe i :] :]
Cartes électroniques

d'amplification

Boitier opaque
F 3 F §

ol [E R
Sytéme de D Stockage de

régulation de T DD I D données /

Carte d'alimentation

(sng 2T) NvD 8ued
(sng 2T) NvD 8ued
Ndo
19UIaY1g 9oeLIaU|

Figure 2-23 : Organisation du banc de test de Mimos  a 13.

Le circuit Mimosa 13 est installé sur une carte électronique (non représentée) qui
contient des amplificateurs trans-résistances. Une seconde carte électronique d’amplification
assure linterfacage avec le DAS. La source de *°Fe est placée sur le circuit Mimosa 13. Cet
assemblage est installé dans un boitier opaque pour s’affranchir de l'effet parasite des
photons de la lumiére ambiante. Le systéme de refroidissement assure une régulation
thermigue au sein du boitier de sorte que la température du circuit Mimosa 13 soit réglable
de 0T a 40<C. La carte électronique d’alimentation génere les tensions d’alimentation et de
polarisation des cartes électroniques d’amplification et du circuit Mimosa 13. Le systeme
d’acquisition est constitué d'un chassis VME implémentant 2 cartes CAN 12 bits soit 8 voies
d’acquisition au total. Ce systéme converti les données analogiques délivrées par le circuit
Mimosa 13 en données numérisées, qui seront stockées dans un micro-ordinateur. Des
informations complémentaires sur le banc de test sont données dans I’Annexe B.2 .
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2.7.3.2 Lachaine de lecture : organisation générale

Dans le banc de test, 8 chaines de lecture ont été implémentées. Chaque chaine est
constituée de pixels, de microcircuits et de systemes électroniques d’amplification.

Dans la figure 2-24, les 64 pixels d’'une méme colonne sont lus successivement. lls
renvoient un courant l,x image de la grandeur physique mesurée (nombre de charges
libérées par le passage ou I'absorption d’une particule ionisante).

Le courant I, délivré par les pixels constitue I'entrée de la chaine d’amplification
présentée en figure 2-24. En entrée de cette chaine, une source de courant lg,m, permet de
compenser la composante continue lphpcy du signal I, Un amplificateur de courant de
gain ~10 consommant ~370 uW permet d’amplifier les amplitudes des signaux délivrés par
les pixels. Un amplificateur trans-résistance de gain ~4,7 kV/A converti le courant renvoyé
par le capteur CMOS en une tension. Celle-ci représente les informations délivrées par les
pixels. Un systeme d’amplification différentielle (gain de ~4) assure la transmission du signal

au Convertisseur Analogique-Numérique (CAN) 12 bits du systeme d’acquisition.

PhotoFET | CDS [— 1
Pixel 0 Vdda
PhotoFET | CDS 1 :
Pixel 1 Icomp gain: 10 | gain : 4,7K V/IA gain:4 Carte N——1
. o1 | | CAN g g
. . pix in Amplh 12 bits R .a_
~ ©\\ | courant f\}/r'_,-" — g =35
PhotoFET | CDS — | 25 §
Pixel 62 | nh ¢
I
PhotoFET | CDS [—>1—
Pixel 63 Capteur CMOS | , . . ' _\_ : J/
MIMOSA 13 | Carte électronique Systéme d'acquisition
Chaine d'amplification

Figure 2-24 : Chaine de lecture de MIMOSA 13.

D’'aprés les résultats de mesure, la bande passante de la chaine d’amplification est de
~65 MHz. Son gain de conversion G,n, vaut ~191 kV/A pour une dynamique d'entrée
li, de + 15 pA. La valeur du gain G.np a été définie pour utiliser la pleine dynamique d’entrée
du CAN [52]. Le gain de conversion Gam, can de la chaine damplification couplée au
CAN 12 bits vaut ~0,376 LSB/nA (soit 1/Gamp can = 2,66 NA/LSB). A partir de la valeur de
Gamp_can €t de la dynamique de conversion du CAN égale a 22 nous obtenons une
dynamique d’entrée équivalente l;, de ~10,89 pA.

Avec une température Tyoie = 273 K, la contribution en bruit Camp_cangoisey d€ la chaine
d’amplification et du CAN vaut ~4,85 LSB (SOit lamp cantmoisey = 12,9 NAgrws ramenee sur

I'entrée I, de 'amplificateur en courant intégré dans le capteur).
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2.7.3.3 Schéma et caractéristiques des circuits d’amplifica  tions
intégrés et de conversion I/U

L’amplificateur de courant intégré dans MIMOSA 13 est réalisé par un miroir de courant

polarisé (M1, M,). L'amplificateur 1/U est implémenté sur la carte M13 BOARD.

apteur : arte
C CMOS : MIMOSA 13 Ic M13 BOARD
vdd_amp vdd_amp vdd_amp vdd_amp |
Ty I
M
cmpb
| | M, I R
! Mux | L
Iampl Icomp N Tgat |
| I_Vampz L | —A
. < l—l
pix . lout | V.t 4
Idc_cmp 1 Muxbl
Y,
Mb I_o ,_l% M2b | ——C S
s 1
gnd gnd | gnd gnd
WI/L (en pm) Tgate : Nmos 8/0,4 Pmos 4/0,4
M, :10/2 M, :100/2 Cin: 1,5pF
M, :16/2 M, :160/2 CL : 10pF
M. : 15/0,35 R:47KQ
M, :16/2 A: OPA3355
Memp :2/5 M cmpb :2/5

Figure 2-25 : Schéma de I'amplificateur en courant et de I'amplificateur I/U.

Le signal d’entrée I, est composé du courant I,y délivré par les pixels et du courant de
compensation leomp délivré par le transistor Mcy,. Le courant leomp, permettra de compenser les
composantes continues des pixels lxpc). Il interviendra également lors du calcul du
piédestal moyen des pixels.

La capacité C;, est composée de la capacité parasite des interconnexions métalliques
des 64 pixels (~700 fF) et de la capacité équivalente de sortie des pixels (soit 64 x ~5 fF). La
capacité C;, est estimée a ~1 pF. Le microcircuit constitué des transistors My, My, Ms, Mo, et
Mcasc permet d’amplifier le courant I, par un gain ~10. L'interrupteur analogique T réalise
une partie du multiplexeur 2 vers 1 qui permet de sélectionner la matrice A ou B.

La capacité C, est composée des capacités équivalentes du plot de sortie du circuit
M13, du fil de connexion entre la puce et la carte électronique, des pistes de la carte
électronique et de la broche d’entrée du circuit d’amplification A. La valeur estimée de la

capacité C_ est de l'ordre de 10 pF.
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2.7.3.4 Caractéristiques de la chaine d’amplification et du CAN
La table ci-dessous présente les caractéristiques simulées mesurées
expérimentalement des circuits de la chaine d’amplification et du CAN.
lamp1 = 10 WA, Vamp2 = 2,4V, Amplificateur Amplificateur | Amplificateur Carte
Thoite = 273 K intégre + Mcmp J{V] différentiel CAN 12 hits
Simulations et calculs
Gain 9,58 £ 0,15 4,7kQ 47 Q 4+0,1 -
Bande passante® a -3 dB (MHz) 26,8+ 0,5 200+ 2 80+1,2 Voir la note *
Contribution en bruit ramenée
sur I|n (nARMs) "‘8 "'2,2 ""1,2 =
en sortie du CAN (LSB) ~3 ~0,83 ~0,45
Mesures
Gain 10,48 £ 0,23 465kQ+19Q | 3,92+0,07 -
Bande passante a -3 dB (MHz) 65+7 808 707 -
Contribution en bruit ramenée
sur I, (NARrwms) 115+1,3 55+0,5 1,6+£0,2 1,3£0,16
en sortie du CAN (LSB) 4,32 + 0,49 2,06 £ 0,2 0,6 +0,1 0,49 + 0,06
Caractéristiques globales de la chaine d’amplification et du CAN
Calculs et simulation Mesures

Gain : Gamp (k VIA) 180 + 9 191 +8
Gain : Gamp can (LSB/nA) 0,355 + 0,019 0,376 + 0,017
1Gamp_can - (NA/LSB) 2,82+0,15 2,66 + 0,12
Bande passante® a -3 dB (MHz) 26,8+0,5 65+ 7
Contribution en bruit ramenée
sur I, : Iamp_can(noise) (nARMS) ~8,4 129+14
en sortie : Camp_can(noise) ~ (LSB) ~3 4,85+ 0,53
Dynamique d’entrée I, (LA) 11,55+ 0,61 10,89 + 0,49

Tableau 2-1 : Table récapitulative des caractéristi  ques des éléments du banc de test.

': La bande passante simulée des amplificateurs I/U et différentiels n'intégre pas les composants
parasites : capacités des pistes de cuivre, des broches des circuits intégrés et des cables différentiels.
% Le taux d’échantillonnage maximal des CAN 12 bits est de 20 M échantillon/s.

®: La différence entre la bande passante simulée et mesurée de I'amplificateur en courant intégré

provient de la capacité est C_ dont la valeur est de I'ordre de 5 pF et non de ~10 pF.
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2.7.3.5 Chaine d’amplification : signaux d’entrées et de so

rtie

Dans la figure 2-26, nous représentons le signal en courant I,y idéal délivré par une

colonne de 64 pixels dont le temps de lecture est de 200 ns (fréquence de CLK = 50 MHz).

_Signal 11 gy ~1.5 HA

pix Echantillon —
Mémoire 1 T lié au passage d'un photon
: Echantillon ! L
. Mémoire 2 . ¢« o
L ] [ [ .
Offset DC des Piédestal du Pixel 4
meémoires : ~20 nA / lonoc) ~30HA
| -1T-tr v __¥ _ 4:‘_
|
| 1 1 1 ‘ 1
|
1 | 1 1 1 ‘
| ° | | | | !
| [ ] | | | | }
| [ ) | | | |
! lecture lecture ! lecture ! lecture ! lecture ! lecture !
! Pixel 63 I Pixel 0 I Pixel 1 ! Pixel 2 ! Pixel 3 I Pixel 4 !
0 200ns 400ns 600ns 800ns 1000ns  t(ns)

Figure 2-26 : Signal | ,ix délivré par une colonne de pixels.

Dans le chronogramme de la figure ci-dessus, nous retrouvons les piédestaux des pixels

et leur dispersion (bruit FPN), I'offset DC entre les échantillons de deux mémoires d'un

méme pixel et la différence de charges intégrées lors de la détection d’un photon X par le

capteur. Ce signal est traité par la chaine d’amplification afin d’obtenir des signaux

analogiques amplifiés injectés dans les CAN.

Dans la figure 2-27, le signal C1 synchronise le début de la lecture des matrices A ou B

du capteur. Le chronogramme C2 est le signal de sortie de la chaine d’amplification. 1l est

composé d'une succession d’échantillons analogiques représentant les signaux délivrés par

les mémoires M1 et M2 des pixels (avec une fréquence de CLK = 10 MHz).

C2

Pixell

Absorption
r (d’un photon X

"TW

N —

500 mvidiv
1,720V ofst

965 my

50.0 mividiv
-1.0000V

96.5 mY

=

| 24
_ T EE

0 kS

Figure 2-27 : Signal de sortie unipolaire positive

de I'étage différentiel.

La différence d’amplitude observée entre I'échantillon de la mémoire 1 et celui de la

mémoire 2 indique I'absorption d’un photon (impact) dans la couche P" sous le pixel 1 [52].
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2.7.3.6 Format des données enregistrées par le banc de test

Les signaux analogiques délivrés par 8 chaines d’amplification sont convertis en
données numérisées sur 12 bits dans le systéeme d’acquisition. Ces dernieres représentent
les courants délivrés par les mémoires 1 et 2 des 8 x 64 pixels. Ces données contiennent les
informations S,(j) de I'image n et S,;(j) de I'image antérieure n-1 capturées par le capteur.

Elles sont représentées graphiquement par les histogrammes des figures 2-28 (a et b).

Image n Image n-1 Image CDS

impact

.‘ \!-/-’—| > i

:\ !*'
I

-
I‘Ih

/

/
il
"lui

L]

Colonnes
Exposition du capteur & une source *°Fe pixels

(a) (b) (c)
Figure 2-28 : (a) Histogramme des données S  ;(j) délivrées par les mémoires 1 des pixels,

(b) histogramme des données S ,(j) délivrées par les mémoires 2, (c) histogramme C  DS.

L’histogramme de la figure 2-28 (c) représente graphiquement les données S.ys n(j) de
I'image CDS résultant de la soustraction des données numeérisées S,(j) par S,i(j). Cette
soustraction réalise un traitement CDS qui atténue les piédestaux et le bruit FPN des pixels.
Ainsi, ce traitement permet de révéler les signaux relatifs aux impacts de particules car
initialement, ces derniers sont noyés dans le bruit FPN.

Affranchies des piédestaux, les données Sy »(j) indiquent la présence d'un impact
positionné aux niveaux d’'un pixel siége au sein du capteur. Cet impact représente la
signature d’un photon X de 5,9 keV émis par une source *°Fe. Son amplitude représente le
nombre d’électrons collectés par le pixel siege. Ces données numérisées seront utilisées lors
de I'extraction des caractéristiques des chaines de lecture a PhotoFETSs.

Dans le paragraphe suivant, nous présenterons les résultats de mesure des

caractéristiques des PhotoFETs (simplifiés ou non).
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2.8 Reésultats de la caractérisation des PhotoFETs

Par I'analyse des données numérisées, nous allons déterminer les caractéristiques de la
chaine de lecture & PhotoFETs suivantes : piédestaux, piédestaux résiduels (aprés CDS),
atténuation des piédestaux, atténuation du bruit FPN, gain de conversion CCF (Charge to

Current Factor) et contribution en bruit ENC (Equivalent Noise Charges).

Lors des expérimentations, nous avons retenu une configuration de réglage du banc de
test et de polarisation des pixels. Dans cette configuration, les performances de la chaine de
lecture et des pixels sont optimales.

- Banc de test : frequence de CLK = 50 MHz, Tpoite = 273 K, lamp1 = 10 HA, Vampz = 2,5 V.
- Pixels & PhotoFETS : I pias = 10 A, Vdda = 3,3 V, Vdd_sf = 3,3 V, Vasc = 2,5 V.
- Pixels a PhotoFETSs simplifiés : Vdda = 3,3 V, Vpias =1V, Veasc = 2,9 V.
Les résultats de mesure présentés dans les paragraphes suivants ont été obtenus avec

les réglages ci-dessus.

2.8.1 Atténuation des piédestaux

La valeur moyenne des piédestaux des pixels (ramenée en sortie des pixels) est

obtenue en analysant les données S,(j) et S,.1(j) des images n et n-1 avec la formule 2-59.

_o1 (1] 1 &e[S,() =S _
IPied_moy - G {N @{ |£|: 2 }}]-Hcomp (2 59)

amp _can n=1 Jmax =1

ou N est le nombre d’'images analysées (N = 2000), jmax l&e Nombre de pixels dans la matrice,
j le numéro du pixel, lcomp € courant de compensation en entrée de la chaine d’amplification
et Gamp_can l€ gain de la chaine d’amplification couplée au CAN.

La valeur moyenne des piédestaux résiduels des pixels (aprés traitement CDS) est

obtenue en analysant les données Sc4s »(j) des images CDS avec la formule 2-60.

Jmax

Ipied_cds_moy = G; X (% @N |:i @ [Scds_n (I)]jD (2'60)

amp _can n=1 Jmax =1

Les piédestaux résiduels des pixels proviennent principalement de l'offset entre leurs
deux mémoires de courant. En divisant le parametre ljeq cas moy Par lpied moy, NOUS
déterminons l'atténuation moyenne opérée par le traitement CDS sur les piédestaux des

pixels.
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Dans la table ci-dessous, nous présentons les résultats de mesure des piédestaux et de

leur atténuation pour les chaines de lecture a PhotoFETs (simplifié ou non).

lcomp Ipied_moy Ipied_cds_moy Atténuation des piédestaux
(HA) (HA) (nA) (dB)
PhotoFET 31,0+1,6 37,4+1,8 58 + 49 -56,2+5,7
PhotoFET simplifié 225+1,.1 28,8+1,4 70 +50 -52,2+5,1

Tableau 2-2 : Résultats de mesure du facteur d’atté  nuation des piédestaux.

D’apres la table 2-2, I'atténuation moyenne des piédestaux est de 'ordre de 52 a 56 dB.
Dans le prochain paragraphe, nous présenterons les résultats de mesure de 'atténuation du
bruit FPN par le traitement CDS.

2.8.2 Atténuation du bruit FPN

Le bruit FPN provient des variations des piédestaux entre les pixels. Ces dernieres
proviennent principalement des dispersions de plusieurs parameétres des microcircuits
constituant les pixels : dimensions, profils de dopage, ... Pour quantifier le bruit FPN et son
atténuation par le traitement CDS, nous utilisons les mesures de la variation (écart type)
Olpieq des piédestaux et la variation olyieq cas des piédestaux résiduels (ramenée en sortie des
pixels).

La table ci-dessous présente les mesures du bruit FPN et I'atténuation qu'’il subit lors du
traitement CDS.

Olpied Olpied_cds Atténuation du bruit FPN

(HA) (nA) (dB)
PhotoFET 2,03+0,10 49+25 -32,4+0,9
PhotoFET simplifié 1,23+ 0,06 50+ 2,5 -28,0+£0,9

Tableau 2-3 : Résultats de mesure du facteur d’atté  nuation du bruit FPN.

D’aprés la table ci-dessus, I'atténuation moyenne du bruit FPN est de I'ordre de 30 dB,
démontrant l'efficacité du traitement CDS. Les données numérisées Sgys n(j) résultantes,
représentent les informations délivrées par les pixels affranchis des piédestaux et du bruit
FPN. Celles-ci seront employées pour déterminer la contribution en bruit et les gains de

conversion des pixels a PhotoFETs (simplifiés ou non).
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2.8.2.1 Contribution en bruits de la chaine de lecture

Les contributions en bruit des chaines de lecture Cy.i(j) sont déterminées en injectant

les données numeérisées S.q4s n(j) dans I'équation 2-61, avec j le numéro du pixel analysé.

N A - Y
Cora () =[5 0 (Sues o () - pied _cas()) (2-61)

ou N est le nombre dimages analysées (N = 2000), j le numéro du pixel analysé et
pied_cds(j) le piédestal individuel du pixel j exprimé en LSB.

Disposant des données Cbruit(j)l, nous tracons la distribution des bruits des chaines de
lecture en fonction de chaque pixel et estimons la valeur moyenne du bruit : Cyit mey- D€
plus, nous déterminons le parameétre oy, qui représentant les variations (écart type) du bruit.

Ces dernieres proviennent des dispersions des circuits intégrés des pixels.

30 i i i i 30 T ; ;
Approximation Approximation
25 Gaussienne H 25-+— Gaussienne
) Chrit_moy : 10,37 20,1 || | | Conitmoy:9.61+0,1 | |
9 20 o 25802 g)“; 01 g 141502
qc) 15 = 15
S Q
10 T 10
2 o
Z
5 < s
0 \ 0-
6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 5 6 7 8 9 10 11 12 13
Contribution en bruit (LSB) Contribution en bruit (LSB)
(a) (b)
Figure 2-29 : Distribution de la contribution en br uit totale (avec CDS), (a) des pixels
a PhotoFET, (b) des pixels a PhotoFETs simplifiés.
Chruit_moy Obruit Chruit_tot Ibruit_tot FAMENée en sortie
(LSB) (LSB) (LSB) des pixels (NAgrws)
PhotoFET 10,4+0,1 26+0,2 10,4+2,8 27,6 £9,1
PhotoFET simplifié 9,6+0,1 1,4+0,2 96+1,6 25,6 £5,7

Tableau 2-4 : Résultats de mesure de la contributio  n en bruit totale (avec CDS).

Les parametres Cpuit 1o €t lorit 1ot représentent la contribution en bruit "totale” des pixels
intégrant également les incertitudes de mesures. Le parametre Cpyii or S€ra utiliseé pour

déterminer la contribution en bruit ENC ramenée sur I'entrée des PhotoFETSs.

! Chonit(j) : paramétre exprimé en quantum (LSB) du CAN 12 bits. Il représente les courants Iy, en

sortie des pixels multipliés par le gain Gamp_can de la chaine d’amplification et du CAN.
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2.8.2.2 Estimation du bruit induit par le traitement CDS

Pour quantifier exhaustivement I'ordre de grandeur des perturbations ajoutées par les
mémoires de courant (CDS), nous avons mesuré le bruit de la chaine de lecture dénuée du
traitement CDS. Dans cette configuration de test, les figures ci-dessous représentent les
signaux de sortie de la chaine d’amplification (cf. figure 2-24). Par conséquent, ces figures
représentent également les courants délivrés par les PhotoFETSs (simplifiés ou non).

impact

Measure P11 meanic1)
walue 1.391 %

Measure P1:mean(C1)
value 1.391 2000 b
(b) 0.00 rr ofst] 250 kS
Figure 2-30 : Signal de sortie unipolaire positive de I'étage différentiel,

(a) du PhotoFET et (b) du PhotoFET simplifié.

Les échelons (impact) présents sur les chronogrammes ci-dessus proviennent de
I'impact d’'un photon X. Apres ces échelons, le retour a I'état initial de la polarisation des
PhotoFETs est représenté par une décharge sur les chronogrammes. Ce comportement
provient de la photodiode a polarisation continue qui est présente par construction dans les
PhotoFETs (cf. paragraphe 2.5). La durée de la décharge est de I'ordre de 100 ms a 300ms
selon la version de PhotoFET. Elle est du méme ordre de grandeur que les durées de
décharges déterminées avec I'équation 2-33 (cf. paragraphe 2.4.2.3: photodiode a

polarisation continue).
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Les signaux présentés par les figures 2-30 (a et b) sont numérisés et stockés par le
systeme d'acquisition. Les données numérisées sont employées pour extraire la contribution
en bruit Cyit no_cas de la chaine de lecture (dénuée du traitement CDS). Dans la table ci-
dessous, nous comparons cette contribution Cpit no_cas @ Conit_tor (CONtribution en bruit de la

chaine de lecture avec le traitement CDS).

Cbruit_no_cds Ibruit_no_cds Cbruit_'(ot Ibruit_tot Augmentation de la
(LSB) (NArws) (LSB) (NArms) contribution en bruit (%)
PhotoFET 56+0,2 149+1,2 10,4+ 2,8 27,6 +9,1 1,85+ 0,57
PhotoFET
simplifié 5102 135+1,2 9,6+1,6 25,6+5,7 1,89 + 0,39

Tableau 2-5 : Résultats de mesure de la contributio  n en bruit (sans CDS).

Disposant de Cyyit no_cds €t Corit_1or» NOUS constatons une difféerence définie par un facteur
~1,9. L'ordre de grandeur de celui-ci est prévisible car, intrinséquement, le CDS multiplie la
contribution en bruit thermique par un facteur V2 [56]. Or, la différence entre le facteur ~1,9
et V2 peut étre imputée au bruit thermique des transistors de mémorisation du CDS et des
perturbations subies par le nceud sensible des PhotoFETSs. Celles-ci sont provoquées par les
injections de charges lors des phases d'enregistrement du courant Iy, délivré par les
PhotoFETs (cf. paragraphe 2.6.6).

Nous constatons qu’une fraction importante du bruit provient du CDS. Or, ce dernier est
indispensable pour réduire la complexité des futurs circuits de traitement intégrés dans les
capteurs CMOS :

laissées par les particules, sparsification, ... (cf. paragraphe 1.4.4).

convertisseurs analogigue-numérique, identification des signatures
Dans les paragraphes suivants, nous déterminerons le gain de conversion des
PhotoFETs (simplifiés ou non). Celui-ci est obtenu par lidentification et I'analyse des

signatures laissées par les particules dans les données S¢gs_n(j)-

2.8.2.3 Identification des impacts de particules

Pour identifier les signatures laissées par les impacts des particules, les
données Sc4s n(j) sont divisees respectivement par les contributions en bruit Cpyi(j) de
chaque pixel. Ceci permet d’obtenir un parametre de rapport signal a bruit pour chaque
information délivré par les pixels. Si le rapport signal a bruit est supérieur a 5 (défini
empiriquement), nous considérerons que le pixel a collecté des charges. Ainsi, les impacts
identifiés proviennent bien d’'une particule, et non du bruit des pixels. Les données des pixels

sélectionnés seront mises a disposition lors du calcul du gain de conversion des PhotoFETS.
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2.8.2.4 Gain de conversion CCF et contribution en bruit ENC

La caractérisation du gain de conversion CCF des pixels a PhotoFETs requiert
I'enregistrement des informations de plusieurs milliers de impacts pour obtenir des résultats
significatifs. Par conséquent, un grand nombre d’images capturées (typiquement 5 millions)
seront analysées avec un algorithme d’identification des impacts. Pour déterminer le gain
CCF, les échantillons de signaux sélectionnés par I'algorithme permettront de tracer les

distributions du signal délivré par les pixels, présentés en figure 2-31 (a et b).
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Figure 2-31 : Distribution du signal délivré par le s pixels ayant collectés des charges,

(a) pixels a PhotoFETSs, (b) pixels a PhotoFETs simp  lifiés.
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Pour déterminer le gain de conversion moyen des pixels, on veut connaitre la position du
pic de calibration dans la distribution. Or, d'apres les figures 2-31 (a et b), nous pouvons

identifier deux pics dans les distributions des signaux délivrés par les pixels :

- Entre ~50 et ~500 LSB en figure 2-31 (a) et, entre ~50 et ~275 LSB en figure 2-31 (b),
on observe distribution du signal délivré par des pixels dont le PhotoFET n’a collecté qu’une

fraction des charges libérées.

- Dans les histogrammes, nous identifions la position des pics de calibration. La valeur
moyenne Picn,, du pic permet d’estimer la position de la distribution de signal délivré par des
pixels ayant collecté 1640 électrons. La valeur de Picy, est déterminée par une

approximation gaussienne sur les données numérisées du Pic [24, 30, 40].

Disposant de la valeur de Picmey, (eXxprimée en LSB), nous pouvons déterminer le gain de

conversion des pixels CCF et la contribution en bruit ENC avec les équations 2-62 et 2-63.

1 Pic,,,
CCF = e X 164oy (2-62)
amp _can
Cbruit tot D'64O
ENC = = (2-63)
Pic

moy

oU Gamp can €St le gain de la chaine d'amplification et du CAN 12 bits, Cpuii i €St la

contribution en bruit des pixels définie dans la table 2-4.

La contribution en bruit ENC représente la contribution en bruit de la chaine de lecture
des capteurs CMOS (du pixel au CAN 12 bits du systéme d’acquisition) ramenée sur I'entrée
du PhotoFET. Elle est exprimée en électrons et peut étre comparée au nombre de charges

collectées lors de I'impact d’une particule pour déterminer les performances des pixels.

Les valeurs du gain CCF et du bruit ENC des PhotoFETs (simplifi€s ou non) sont

présentées dans la table ci-dessous :

Pic de calibration Corit_tot CCF ENC
PiCmoy (LSB) (LSB) (pA/électron) (électron)
PhotoFET 559+1,5 10,4+2,8 907 + 44 309
PhotoFET simplifié 302+1 96+1,6 490 + 24 52+ 10

Tableau 2-6 : Résultats de mesure du CCF etde 'EN C.

Dans les paragraphes suivants, nous comparons les paramétres mesurés (CCF, ENC,

Coruit tots ---) des PhotoFETSs aux résultats des simulations.
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2.8.3 Résultats de la caractérisation des pixels

2.8.3.1 Récapitulatif des caractéristiques

Dans les paragraphes précédents, nous avons démontré que les pixels a PhotoFETs

(simplifiés ou non) détectent des photons X de 5,9 keV pour des fréquences de CLK

comprises entre 1 et 50 MHz. Ceci correspond a un intervalle temporel entre des captures

d’'images successives compris entre 12,8 us et 640 ps.

Dans la table ci-dessous, nous rappelons les principales caractéristiques simulées et

mesurées des chaines de lecture et des pixels pour une fréquence de CLK = 50 MHz.

PhotoFET PhotoFET
i PhotoFET PhotoFET N o o
Température : 273 K , , simplifié simplifié Unités
simulations mesures . .
simulations mesures
Gain de conversion de la ~0,25 0,34 + 0,03 ~0,21 0,18+0,02 | LSBle
chaine de lecture ' e ' e
CCF des pixels ~655 907 + 44 ~560 490 + 24 pA/e’
Consommation moyenne N _
des pixels 14 20£01 1 16+0,1 HW
Atténuation des piédestaux ~58 -56,2+5,7 ~59 -52,2+5,1 dB
Atténuation du bruit FPN - -32,4+0,9 - -28,0+0,9 dB
Contributions en bruit de la chaine de lecture avec le traitement CDS
Contribution en bruit Iyt 1ot
i i - ~20,2 27,6 +9,1 ~16,5 25,6 +5,7 NAgMs
(en sortie des pixels :)
Contribution en bruit (ENC)
ramenée en entrée des ~31 309 ~29 52+ 10 Electron
PhotoFETs
Contributions en bruit des pixels avec le traitement CDS (déterminées dans le paragraphe 2.8.3.5)
Contribution en bruit Iy pix
i i - ~16,3 21+7 ~11,5 18+4 NAgMs
(en sortie des pixels)
Contribution en bruit (ENC)
ramenée en entrée des ~25 23+7 ~21 377 Electron
PhotoFETs

Tableau 2-7 : Caractéristiques des chaines de lectu

re a PhotoFETSs simplifiés ou non.

Les résultats de simulation des chaines de lecture et des pixels ont été déterminés avec

le logiciel CADENCE, tandis que les résultats de mesure ont été obtenus lors des

expérimentations avec le banc de test.
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2.8.3.2 Gain de conversion de la chaine de lecture et CCF d  es pixels

Le gain de conversion de la chaine de lecture est défini par le CCF des pixels et par le
gain Gamp_can de la chaine d’amplification et du CAN 12 bits. Le gain Gamp_can €St identique
pour les chaines de lecture intégrant des PhotoFETs simplifiés ou non. Par conséquent,

nous intéresserons uniguement au gain CCF des pixels.

CCEF des PhotoFETs :

D’aprées les valeurs de la table 2-7, nous constatons que le rapport Ry entre le CCF
mesuré et simulé vaut 1,38. Selon les équations 2-40 (gain du PhotoFET), 2-56 et 2-57
(courants de sorties du traitement CDS), le CCF est principalement défini par le gain du
PhotoFET. Notons que ce gain a une dépendance en racine carrée par rapport au courant
de polarisation I, _¢ (Cf. €quation 2-37, transconductance des transistors MOS).

Ainsi, avec |y, oc mesurée (~37 pA) et simulée (~17 pA), la racine carré du rapport des
courants (37 HA/17 PA) nous donne Rye, €gale a ~1,47. Avec Ryeo = Riap, I'inégalité des CCF
présentés dans la table 2-7 provient majoritairement de la différence entre I, 4c mesure et
simulé.

A l'aide de simulations complémentaires, nous constatons que la différence entre Iy, g
mesuré et simulé provient d’'une modélisation imprécise des perturbations induites par le
CDS (cf. paragraphe 2.6.2.: capacité parasite Ci, sous-évaluée, injections de charges

supplémentaires, ...).

CCF des PhotoFETs simplifiés :

Dans cette version de PhotoFETS, les perturbations induites par le CDS ont également

une influence sur le courant I, _gc.

Avec lp, gc mesuree (~29 pA) et simulée (~20 pA), Rieo Vaut ~1,2. Or, d'apres les valeurs
de la table 2-7, nous obtenons un rapport Ry, de ~0,9. Ainsi, nous constatons qu’un second
phénoméne est mis en jeu. En effet, I'inégalité entre Ry, €t Rip provient également d'une
estimation éronnée du gain du pont capacitif (C,, Cpar) intégré dans le PhotoFET simplifie
(cf. équation 2-48). D'apres les simulations, ce gain vaut ~0,9. Mais, les résultats de mesure
indiquent que le gain du pont vaut ~0,8. Cette différence est expliquée par une imprécision

lors des estimations des valeurs théoriques de C; et Cp,.

Consommation des PhotoFETs simplifiés ou non :

La consommation des pixels est dépendante de Iy, 4. Par conséquent, la difference
entre les valeurs mesurées et simulées de Iy qc expliguent linégalité entre les

consommations théoriques et mesureées.
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2.8.3.3 Atténuation des Piédestaux et du bruit FPN

Atténuation des piédestaux :

Les résultats de mesure et de simulation sont du méme ordre de grandeur. Le traitement
CDS permet d’atténuer les piédestaux d'un facteur ~400 soit -52 dB. Par conséquent, cette
opération permet de simplifier I'extraction des signaux utiles indiquant I'impact d’une

particule.

Atténuation des bruits FPN :

Le traitement CDS permet également d'atténuer le bruit spatial fixe d’'un facteur ~30 soit
-30 dB. Par conséquent, tous les pixels non stimulés délivreront un courant quasi identique.
Cette opération sur le bruit FPN permet de réduire la complexité des dispositifs de

traitements intégrés dans les capteurs (amplificateur, CAN, ...).

2.8.3.4 Contribution en bruit des chaines de lecture

La contribution en bruit de la chaine de lecture Iy o (famenée en sortie des pixels) est

donnée par I'équation suivante :

— 2 2 2
Ibruit_tot - \/E Q/ Iph(noise) + Iph_mem(noise) + Iamp_can(noise) (2'64)

OU Ipn(noise)s Iph_mem(noise) €1 lamp_can(noisey SONt respectivement les contributions en bruit des

PhotoFETs, des mémoires de courant du traitement CDS, de la chaine d’amplification et du
CAN 12 bits. Le bruit lamp_canroisey €St identique pour les chaines de lecture intégrant des

PhotoFETSs simplifiés ou non. Le facteur V2 provient du traitement CDS.

Contribution en bruits de la chaine de lecture a Ph OtoFETS :

La contribution bruit Iy ot mesurée différe des résultats de simulation. Cette difféerence
provient majoritairement des courants Iy, dont les valeurs mesurées sont supérieures aux
valeurs simulées. Rappelons que les sources de bruit thermique des transistors dépendent
du courant de polarisation drain-source. De plus, les CCF mesurés et simulés sont inégaux.

Ceci permet d'expliquer les différences entre les mesures et les simulations.

Contribution en bruits de la chaine de lecture a Ph otoFETs simplifiés :

En raison des inégalités entre les parametres lyuit o, CCF simulés et mesurés, nous
remarquons que la contribution en bruit ENC mesurée est ~2 fois plus élevée que le résultat
des simulations. Avec un bruit ENC de ~52 électrons les PhotoFETs simplifiés ne présentent
pas les caractéristiques souhaitées car leur gain CCF est inférieur a I'objectif que nous

avions fixé (cf. paragraphe 2.5.2).
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2.8.3.5 Contribution en bruit des pixels

Afin de déterminer la contribution en bruit des pixels Iy pix (ramenée en sortie des pixels

apres le traitement CDS), nous établissons des équations suivantes :

— 2 2
Ibruit_pix - \/E Q/ Iph(noise) + Iph_mem(noise) (2'65)

Or, ne disposant pas des valeurs de Iynnoise) €t d€ loh_mem(noise) NOUS déterminerons Iy pix

en emp|0yant Ibruit_tot et Iamp_can(noise) .

2
Ib uit _ tot 2
Ibruit_pix = \/ER/( r\/éo _Iamp_can(noise) (2'66)

oU lprit 1ot €St la contribution en bruit de la chaine de lecture ramenée en sortie des pixels.

Avec les valeurs de lpuit_tot, lamp_can(noise) €1 '€quation 2-66, nous obtenons respectivement

des bruits ENC de 23 et 37 électrons pour les pixels & PhotoFETSs et leur version simplifiée.
2.8.3.6  Conclusion des tests effectués sur les pixels a Pho  toFETs

Dans ce chapitre, nous avons présenté deux versions de PhotoFETs pour des capteurs
rapides, notamment pour ceux installés dans le détecteur MVD de CBM.

D’apres les résultats des mesures, le paramétre ENC des pixels a PhotoFETs (simplifiés
ou non) ne concorde pas avec les critéres de bruit du CDC (~10 électrons). Nous observons
en particulier que le traitement CDS affecte sensiblement les performances en bruit des
pixels. De plus, les PhotoFETs générent un bruit intrinséque plus élevé que les éléments de
détections en mode tension.

Néanmoins, le gain de conversion CCF des pixels (~0,5 et ~0,9 nA/électron) indiquent
gue les PhotoFETs ont une grande sensibilité aux particules ionisantes pour une
consommation de ~2 pW, qui par ailleurs satisfait le CDC de CBM. Leur dynamique de sortie
peut atteindre plusieurs dizaines de pA. Ceci leur permet de détecter plusieurs impacts
successifs de particules ionisantes sans présenter de saturation. De plus, le traitement CDS
intégré dans les pixels atténue les piédestaux de ~52 a 56 dB et le bruit FPN de ~30 dB.
Cette opération permet de réduire la complexité des circuits associés a la matrice de pixels
(amplificateurs, CAN, ...).

En conclusion, les performances des pixels a PhotoFETs leurs permettent d’étre
employés dans des applications d’'imageurs a grande dynamique de mesure et de dosimétrie
de particules (protons, électrons, photons X, ...). Avant de clore ce chapitre, nous donnons

gquelques informations pour rendre les PhotoFETSs tolérants aux rayonnements intenses.
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2.9 Tolérance aux radiations

Les capteurs CMOS concgus pour le détecteur MVD de CBM seront exposés a des
rayonnements intenses. Par conséquent, notre équipe effectue des travaux pour améliorer la
tolérance aux radiations de la photodiode et des circuits de traitements intégreés.

Lirradiation des capteurs provoque des effets indésirables sur les caractéristiques
intrinseques du silicium (par ex : création de centres de recombinaison parasites) et sur les
jonctions PN (augmentation du courant de fuite de la photodiode). Par exemple, aprés
I'exposition du capteur Mimosa 1 a 100 kRad de photons X de 10 keV, le courant de fuite,
initialement de 3 fA, s’éléve a 16 nA. Ceci affecte la contribution en bruit de la photodiode car
celle-ci est dépendante du courant de fuite [60].

La photodiode classique présentée par la figure 2-32 (a) contient une couche d’oxyde
épais autour du caisson N. Lors de l'irradiation, des charges positives seront créées et figées
dans et sur cette couche. Ceci induira une augmentation du courant de fuite [60, 61]. Dans la
figure 2-32 (b), cet effet indésirable est minimisé car I'oxyde épais est remplacé par une

couche d’'oxyde mince, résultant de I'ajout de la couche de polysilicium [62].

SF SB .
Zone d’accumulation
de charges positives
- SI02\ e /s|02 = sio, o
P-Well \ N-Well
pixel standard P-epi
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Partially Partially
P+ pol P+ poly
fillin%o Y P+ doped P+ doped filling
(— [ (I (—
_/J \ p+ / \ nt / \pt/ \ n+ / . pt ~/ \J
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pixel Rad. Hard. P-epi 0)

Figure 2-32 : (a) Photodiode classique, (b) photodi  ode tolérante aux radiations.

La contribution en bruit ramenée sur I'entrée d’'une photodiode est de l'ordre de la
dizaine d’électrons pour un temps d’intégration de 1 ms et une température de 10C. Aprés
une exposition & une dose 1 MRad de photon X de 10 keV, ce bruit s’éléve a ~40 électrons.
Dans les mémes conditions d’exposition aux rayonnements, la contribution en bruit de la

photodiode tolérante aux radiations vaudra ~20 électrons [61, 62, 63].
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Les transistors MOS classiques (figure 2-33 (a)) sont également sensibles aux
rayonnements. En effet, des courants de fuite parasites s'ajoutent au courant drain-source
lors de I'exposition des transistors a des particules ionisantes. Ces dernieres libérent des
charges positives dans la couche d'oxyde épais dont une partie seront figées. Elles
provoqueront la création d’'un canal parasite dans lequel circulera un courant de fuite. Ce
dernier augmente la consommation des circuits numériques et modifie les points de
polarisation et les gains des circuits analogiques [64].

Courant

Polysilicium Drain - Source
de grille Polysilicium
Oxyde mince de grille

Oxyde épais

SOURCE

Substrat

Substrat

Courants de fuite parasites

(a) (b)
Figure 2-33 : (a) Vue d'un transistor MOS, (b) repr  ésentation en deux dimensions

du transistor a grille fermée.

Présenté en figure 2-33 (b), le concept de transistor a grille fermée permet de s’affranchir
de la couche d'oxyde épais entre le drain et la source. Ceci empéche la formation des
courants de fuite. Des mesures ont démontré que le courant de fuite drain-source du
transistor a grille fermée est de 60 pA. Il reste inchangé aprés une irradiation de 200 kRad
avec des rayons gamma délivrés par une source de cobalt ®°Co [65]. Pour sa grande
résistance aux radiations, le transistor a grille fermée est couramment employé dans les

circuits fabriqués pour la détection de particules [64, 65].

Il présente cependant le désavantage d’occuper une surface environ dix fois plus élevée
qgu'un transistor ordinaire et limite le nombre de fonctionnalités dans les petits pixels. C'est
pourquoi, dans l'architecture des pixels on prend soin de se restreindre aux transistors a
grille fermée aux endroits névralgiques. L'intégration en I'état du transistor PMOS a grille
fermée dans le PhotoFET se traduirait par une augmentation des dimensions du caisson N
de la photodiode. Par conséquent, le facteur de conversion de la photodiode serait réduit par
rapport a l'architecture de PhotoFET actuelle. Un compromis doit alors étre trouvé entre

sensibilité et tolérance aux rayonnements lors de I'utilisation des PhotoFETS.
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2.10 Conclusion

Les travaux présentés dans ce chapitre s’inscrivent dans le programme de R&D du
détecteur MVD de I'expérience CBM.

Pour satisfaire les objectifs définis dans le CDC du MVD, notamment en termes de
vitesse de lecture, de consommation et de sensibilité aux particules ionisantes, nous avons
développé un capteur CMOS intégrant des PhotoFETSs. Les pixels intégrés (20 um x 20 um)
dans le capteur ont ainsi été pourvus de PhotoFETs (simplifiés ou non) et d’'un traitement

CDS. Celui-ci permet d’atténuer les piédestaux et le bruit FPN induits par les PhotoFETSs.

Pour déterminer expérimentalement les caractéristiques des pixels (gain de conversion,
consommation, dynamique de sortie, contribution en bruit ENC, atténuation des piédestaux
et du bruit FPN), nous avons réalisé un prototype de capteur en mode courant et un banc de
test permettant de le caractériser. Les mesures ont révélé un gain de conversion de
~0,5 a ~0,9 nA/électron. Cette sensibilité est obtenue pour des pixels consommant
seulement ~2 pW. Ainsi, une matrice de pixels de 1 cm? consomme 500 mW, conformément
au CDC. La dynamique de sortie des PhotoFETs est de plusieurs dizaines de pA. Ceci

permet de détecter plusieurs impacts successifs de particules sans atteindre la saturation.

Les mesures ont mis en évidence une contribution en bruit ENC de ~30 électrons. Cette
valeur est sensiblement supérieure a celle du CDC, qui vaut 10 & 15 électrons. Les
expérimentations indiquent que le PhotoFET génére intrinséquement un bruit électronique
relativement important. Elles ont également démontré que le traitement CDS multiplie la
contribution en bruit du PhotoFET par un facteur ~2. Or, ce CDS atténue avantageusement
les piédestaux de -50 dB et le bruit FPN de ~30 dB. Ainsi, il permet de réduire la complexité
des circuits de traitement des signaux délivrés par les pixels (amplificateur, CAN, ...).
Néanmoins, le concept du PhotoFET ne semble pas répondre globalement au CDC du MVD

de CBM de maniére satisfaisante en I'état.

Malgré le niveau de bruit ENC des pixels & PhotoFETSs, leurs performances actuelles
permettent cependant d’envisager leur utilisation pour des applications d'imageurs a grande

dynamique de mesure et de dosimétres de particules (protons, électrons, photons X, ...).

Dans le futur, le potentiel du PhotoFET pourrait étre mieux exploité, notamment en
s'appuyant sur les technologies VDSM (Very Deep Sub Micron). Celles-ci permettraient
d’'intégrer un transistor PMOS a transconductance élevée dans une photodiode dont les
dimensions seraient de I'ordre du micrometre. De méme, des technologies CMOS dont le

by

substrat est totalement déplété permettraient d’améliorer le rapport signal a bruit des
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PhotoFETs. Par conséquent, le PhotoFET pourrait alors s’avérer étre une solution optimale
pour la détection de particules car il présenterait une sensibilité élevée pour une
consommation et un encombrement réduit au sein des pixels. Cette architecture pourrait
ainsi étre intégrée, dans les capteurs CMOS notamment, comme ceux envisagés pour le
détecteur de vertex MVD de CBM, expérience de physique dont la mise en route est prévue

pour la fin de la prochaine décennie.

Parallelement aux développements de nouvelles architectures de pixels pour améliorer
les performances globale des capteurs, nous concevons et testons des circuits de traitement
numérique : suppression de zéros et sparsification des données. Ces traitements
numériques sont incapables d’analyser directement les signaux analogiques, et plus
particulierement les signaux de faibles amplitudes délivrées par les pixels. Par conséquent,
des architectures de discriminateurs et de Convertisseurs Analogique-Numérique (CAN) sont

congues et réalisées pour interfacer les pixels et les circuits de traitements numeériques.

Dans le chapitre suivant, nous présenterons une version de CAN a double rampe
constituant un premier prototype développé spécifiquement pour les capteurs CMOS devant

équiper des détecteurs de vertex.
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Chapitre 3

Conversion Analogique-Numerique

3.1 Introduction

Les traitements numériques de suppression de zéros et de sparsification des données
permettent d’améliorer les performances des capteurs, notamment en terme de vitesse de
lecture. Au sein des capteurs CMOS, les circuits numériques seront accompagnés de
discriminateurs ou de CAN spécifigues. Ces convertisseurs sont indispensables pour

interfacer les circuits analogiques des pixels avec ceux des traitements numeériques.

Pour améliorer le rapport signal a bruit des microcircuits du capteur, plusieurs
architectures de pixels compatibles avec les systemes de traitements numériques ont été
développées et testées. Un pixel intégrant un microcircuit d’amplification et de CDS a retenu
notre attention. Organisés en matrice, les pixels ont été couplés avec succes a des circuits
d’échantillonnage et a des discriminateurs situés en périphérie de la matrice [27]. En
revanche, cette architecture interdit une résolution spatiale avoisinant le micrométre. Pour
atteindre une résolution spatiale aussi poussée, le discriminateur doit étre remplacé par un
Convertisseur Analogique-Numeérique (CAN) de 4 a 5 bits. Le CAN devra consommer une
puissance de quelgues centaines de pW seulement et convertir les signaux délivrés par les
pixels dans une durée de ~100 ns au plus. La surface (i.e. 'encombrement) du CAN doit étre
limitée, notamment pour maintenir la partie des capteurs qui ne détecte pas de particules a
un niveau le plus modeste possible, et par conséquent, minimiser I'ajout de matiere qui en

provient. Ces criteres limitent les marges de manceuvre lors de la conception des CAN.

Dans ce chapitre, nous présenterons l'architecture et les résultats de mesure d'un
premier prototype de convertisseur a double rampe a 4 bits, développé et testé dans le cadre
de cette these. Nous débuterons par la présentation d’'une architecture de capteur pour
introduire le Cahiers des Charges (CDC) des CAN.
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3.2 CAN pour les capteurs CMOS

3.2.1 Contexte d’intégration des CAN

Les études effectuées sur les architectures des capteurs CMOS ont conduit a
I'élaboration de la chaine de lecture présentée par la figure 3-1. Nous utiliserons cette chaine

pour présenter I'intégration des CAN dans les capteurs et définir leurs CDC.
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Figure 3-1 : Exemple d’architecture de capteur CMOS  pour la détection de vertex.

L’architecture présentée par la figure 3-1 illustre un capteur CMOS a lecture parallélisée

(cf. Annexe A.3) intégrant n lignes x m colonnes de pixels.

Les pixels en mode tension comprennent une photodiode, un amplificateur APix, un
traitement de signal CDS, un amplificateur ABuff et un interrupteur Sro;. Chaque colonne de
pixels est couplée a un traitement DS (Double échantillonnage non corrélé) et a un
amplificateur AP. Le traitement DS assure également la fonction d’échantillonneur-bloqueur
qui est indispensable en entrée d'un CAN. Ce dernier convertit le signal analogique délivré
par 'amplificateur AP en un code binaire qui sera transmis au systeme de traitement
numérique. En sortie du traitement numérique, les coordonnées et les données (charges)
des pixels stimulés par une particule sont transmises du capteur vers un systeme

d’acquisition et de stockage des données qui est externe au détecteur de vertex.
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Lorsque la conversion analogique-numérique est réalisée par un discriminateur,
I'architecture présentée par la figure 3-1 satisfait les exigences du CDC du MVD en terme de
résolution spatiale (~10 um). Or pour d'autres applications nécessitant une résolution

spatiale de I'ordre du micromeétre, le discriminateur doit étre remplacé par un CAN.

3.2.2 Motivation pour la conception des CAN

Dans les chapitres précédents, nous indiquions que les performances des détecteurs de
vertex dépendaient principalement de la résolution spatiale, de la consommation, de la
tolérance aux radiations, du budget de matiere et de la vitesse de lecture des capteurs
CMOS [66]. Les efforts de recherches menés pour augmenter la vitesse de lecture et
minimiser la consommation ont conduit a l'introduction d'un filtre le plus en amont possible
dans la chaine de lecture. Il devra supprimer les informations délivrées par les pixels qui ne
présentent pas d'intéréts pour la trajectométrie des particules, et permettra de réduire le flux

de données en sortie du capteur

Le filtre peut étre réalisé par une architecture de traitement numérique de suppression
des zéros et de sparsification des données. Il analysera, en temps réel, les informations
contenues dans les codes binaires fournis par les CAN et permettra, notamment, d’identifier
le pixel siege d’'un amas, qui d’ordinaire collecte le plus de charges. Cependant, les charges
restantes sont majoritairement collectées par les pixels adjacents formant la couronne de
'amas (cf. paragraphe 2.3.1.4). Ainsi, pour obtenir une résolution spatiale et une vitesse de
lecture pousseées, le traitement numérique transmettra uniquement les coordonnées et les

informations binaires des pixels des amas identifiés. [67, 68]

En intégrant ce systeme numérique, deux philosophies d'optimisation des performances

des capteurs peuvent étre envisageées :

- Philosophie 1 : Le traitement numérique permet de réduire le flux de données en sortie
du capteur et de relacher considérablement les contraintes sur les étages de sorties des
capteurs CMOS et sur le systeme d’acquisition. Par exemple, le flux de données délivré par
un capteur a lecture parallélisée intégrant une matrice de 500 x 500 pixels par cm?, lue en
10 ps, et dont les données analogiques sont converties sur 4 bits, s’éléve a 100 G bits/s par
cm? de zone active (contenant des pixels). En intégrant le systéme de traitement, le débit en
sortie du capteur peut typiquement étre réduit d’'un facteur ~10 a ~100, ramenant le flux de

données de ~1 & ~10 G bits/s par cm? de zone active.



96 3. Conversion Analogique-Numérique

- Philosophie 2 : L'intégration du traitement numérique permet d’augmenter la densité de
pixels par cm? et la vitesse de lecture du capteur. En effet, pour un flux de données de
100 G bits/s par cm? délivré par un capteur & lecture parallélisée et équipé d’'un systéme de
traitement (facteur de réduction typique de 10), nous pouvons par exemple décider d’'intégrer
1000 x 1000 pixels par cm? dont les signaux analogiques sont convertis sur 4 bits et dont la

matrice de pixels est lue en 4 ps.

Nous remarquons que les performances des capteurs sont améliorées en intégrant le
systeme de traitement numérique. Or, son implémentation est accompagnée par l'intégration
de CAN spécifiques devant convertir les signaux de faibles amplitudes délivrées par les
pixels [69]. Dans le paragraphe suivant, nous présenterons les contraintes liées a la

conception des CAN devant équiper les capteurs CMOS.

3.2.3 Contraintes de conception des CAN

La conception des CAN dédiés aux capteurs CMOS est soumise a de fortes contraintes.
Il faut a la fois aboutir a un budget de matiére minimal, une résolution spatiale poussée et
une vitesse de lecture trés élevée. La recherche simultanée de ces trois extrémes se heurte
aux corrélations conflictuelles qui les relient. 1l faut donc se résoudre a un compromis. C'est

ce gu'illustre la figure 3-2, ou les corrélations sont explicitées.

O O

Nombre de bits, valeur du

Facteur de forme, surface L1 LSB et erreur de
4 > conversion < % LSB,

=> Budget de matiére des
capteurs CMOS

=> Résolution spatiale sur la
trajectoire des particules

Consommation Temps de conversion

=Vitesse de lecture des
capteurs CMOS

=> Systeme
de refroidissement

Figure 3-2 : Représentation des contraintes liées a la conception des CAN dédiés

aux capteurs CMOS.
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Dans la figure 3-2, on observe que l'occupation de surface et la consommation des
convertisseurs gouvernent le budget de matiere des capteurs. Ceci est un souci majeur de la
conception du CAN car le contrble du budget de matiére est décisif pour obtenir une
trajectométrie dont la précision est satisfaisante. Le facteur de forme et I'encombrement du
CAN est défini par les dimensions des pixels (plusieurs dizaines de um) et par la profondeur

maximale disponible pour I'intégration du CAN de I'ordre de 500 um (cf. figure 3-1).

Dans la figure 3-2, nous montrons également que le nombre de bits des CAN et la
précision de conversion des informations délivrées par les pixels ont un impact sur la
résolution spatiale du capteur. De méme, le temps conversion du CAN constitue un point

sensible de la chaine de lecture car il peut limiter la vitesse de lecture du capteur [70].

Les principales contraintes de conception sont représentées par les liaisons L1 a L4.

L1 : les contraintes de surface, de facteur de forme s’opposent a l'intégration de CAN
ayant un nombre de bits élevé. En effet, chaque bit supplémentaire se traduit par l'intégration
de microcircuits additionnels. De méme, les contraintes sur I'encombrement du CAN
s'opposent aux choix d'un LSB de I'ordre du millivolt et affectent la précision de conversion.
En effet, la réduction des erreurs de conversion requiert I'implémentation de circuits a gain

élevé et de circuits de compensation d’erreurs, qui augmenteraient le budget de matiere.

L2 : le facteur de forme s’oppose au placement libre des circuits internes des CAN. Ceci
limite le temps de conversion car les interconnexions au sein des CAN ne peuvent étre

optimisées : connexions réduites a des distances minimales.

L3 : le contrble de la consommation limite le nombre et le gain des circuits intégrés dans
les CAN. Implicitement, ceci se traduit par des contraintes sur la valeur du LSB, sur la

réduction des erreurs de conversion et sur le choix du nombre de bits.

L4 : le controle de la consommation des capteurs CMOS limite également les courants
de polarisation des circuits intégrés dans les CAN. Ceci limite la vitesse de fonctionnement

des microcircuits et le temps de conversion.

Lors du développement des CAN pour les capteurs CMOS, les liens entre chaque

parameétre décrit ci-dessus, doivent impérativement étre pris en compte.
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3.2.4 Cabhier des charges des CAN

3.2.4.1 Gamme dynamique d’entrée du CAN

La gamme dynamique d’entrée du convertisseur est définie par les caractéristiques du
signal délivré par les pixels. Parmi les différentes versions de pixels étudiées, un type de
pixel (25 pm x 25 um) présente un gain de conversion de ~70 pV/électron [27, 71]. Avec un
capteur disposant d’'une couche épitaxiée de ~11 um (Technologie AMS 0,35 um opto), la
photodiode du pixel siége (traversé par une particule) collecte typiquement 20 & 30 % du
nombre total d’électrons libérés. Rappelons qu'une particule minimum ionisante libére
typiqguement de 80 e-/h+ par um dans le silicium [24]. Ainsi, le pixel siege collectera
typiqguement entre 100 et 300 électrons [70, 72]. En tenant compte du gain de conversion, un
pixel siege délivrera un signal de ~7 mV a ~21 mV.

Le signal issu des pixels sera amplifié par un gain voisin de 5 par un amplificateur AP
décrit la figure 3-1. Le théoréme de Shanon est respecté car la limitation de la bande
passante du signal (en sortie des pixels) est effectuée par le traitement DS et par
'amplificateur AP. Le signal injecté dans les CAN vaudra ~100 mV pour un pixel siege
collectant 30% des charges libérées. Ainsi, nous retenons une gamme dynamique d’entrée
de 125mV et un point de fonctionnement du CAN de 1,5V (tension d'alimentation du
CAN : 3,3V). La gamme dynamique d’entrée du CAN serade 1,5V a 1,625V [70].

3.2.4.2 Nombre de bits des CAN

L’étude des données prises en faisceau avec un capteur a sorties analogiques a
démontré que la résolution spatiale dépend sensiblement du nombre de bits du CAN. En
effet, I'analyse des données (nombre de charges collectées) encodées préalablement sur
12 bits par un systeme d’acquisition a permis d’évaluer la variation de la résolution spatiale
en fonction d’'un encodage sur un nombre de bits inférieur. Ainsi, un capteur intégrant des
pixels de 20 um x 20 um, ayant une contribution en bruit ENC de 10 électrons, présentera
une résolution spatiale de l'ordre de 4 um, ~3 pum, ~2,5 um, ~2 um et ~1,7 um avec
respectivement un encodage des données sur 1, 2, 3, 4 et 5 bits [70, 73].

Pour certaines applications (CBM, STAR, ...) dont la résolution spatiale requise est
faible, un discriminateur peut suffire. Or pour d’autres applications, tel que le futur
Collisionneur Linéaire Internationale (ILC), il est important d’atteindre une résolution spatiale
de 2 um. Par conséquent, une solution de CAN a 4 bits a été retenue pour satisfaire les

exigences des futurs de détecteurs de vertex, notamment celui de I'lLC.
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3.2.4.3 Valeur du LSB et erreur de conversion

Avec une gamme dynamique d'entrée de 125 mV du CAN a 4 bits, le LSB' vaut
7,81 mV. Cette valeur est supérieure a la contribution en bruit des pixels (de I'ordre du mV).
Néanmoins, les contributions en bruits des microcircuits du CAN devront étre maintenues a
des niveaux particulierement faibles (inférieurs a ~1 mV) [71].

En concevant le CAN, on veillera a maintenir les erreurs de conversion a un niveau
minimal pour que la trajectométrie des particules soit satisfaisante. De plus, le nombre élevé
de CAN intégrés dans les capteurs interdit la correction individuelle des erreurs. Par
conséquent, les erreurs d'offset et de gain doivent étre minimisées car elles ne peuvent étre
corrigées par un réglage adéquat des tensions de références. Le CAN ne devra pas
présenter d’erreurs de monotonicité du code. L'erreur de non-linéarité intégrale et
différentielle doivent rester chacune inférieures a 0,5 LSB pour atteindre la résolution

spatiale escomptée [70].
3.2.4.4 Surface et forme des CAN

Il est important que la surface des CAN soit faible par rapport a la surface de la matrice
de pixels pour réduire son impact sur le budget de matiére. La surface visée avoisine le
centiéme de millimetre carré. De plus, la largeur des CAN est définie par les dimensions des
pixels, soit 25 um. Tenant compte de cette contrainte, la longueur des CAN devra étre
inférieure a 500 um. Ce facteur de forme (1:20) réduit la marge de manceuvre lors de la
conception des CAN [70, 72]. Durant la conception du premier prototype, parmi les
différentes contraintes, nous avons relaché celle de la surface pour permettre I'intégration
des circuits nécessaires au fonctionnement du CAN et valider I'architecture. On s’emploiera

dans un développement ultérieur a réduire 'encombrement du CAN.
3.2.4.5 Temps de conversion

Pour que la trajectométrie des particules puisse se dérouler dans des conditions
satisfaisantes, il est souhaitable que le taux d’occupation de la matrice de pixels ne dépasse
guére 1% lors de chaque lecture de la matrice. On évite ainsi les ambiguités d’association
entre impacts reconstruits dans les différents plans du détecteur. Dans des conditions

d’expérimentation, ou I'ordre de grandeur du nombre de particules traversant le capteur par

'LSB: acronyme de "Low Significant Bit", un LSB représente la plus petite variation de la grandeur

analogique d'entrée provoquant une variation de 1 unité du code de sortie du CAN.
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cm? et par seconde est connu, I'augmentation de la densité de pixels et de la vitesse de
lecture sont les deux principaux parameétres permettant de diminuer le taux d’occupation.
Pour satisfaire les CDC des détecteur de vertex de STAR et CBM, le temps de lecture d’'un
pixel doit étre au maximum de I'ordre de ~100 ns (dimensions des pixels ~25 pm x ~25 um).
Par conséquent, le temps de conversion du CAN vaut 10 M conversions par seconde
(20 M Sample/s) [70, 72].

3.2.4.6 Consommation

La consommation totale souhaitée pour une chaine de lecture des capteurs CMOS doit
rester inférieure a 1 mW. Le respect du critére de consommation est primordial pour pouvoir
limiter le systeme de refroidissement a une circulation d’air ou s’en affranchir totalement pour
éviter d'ajouter de la matiere sur la trajectoire des particules détectées. La consommation
d’un pixel est de I'ordre de 200 uW [27]. Nous avons ainsi fixé une consommation de I'ordre
de 500 pW pour le CAN. Par conséquent, la puissance électrique restante (300 pW) est

allouée aux autres circuits intégrés de la chaine de lecture [70, 72].

Durant la conception, on veillera a maintenir la consommation statique du CAN a un
niveau le plus faible possible car la consommation dynamique sera conséquente aux
vitesses de fonctionnement escomptées (10 M Sample/s). Toutefois, pour valider
l'architecture de ce premier prototype, nous autoriserons une consommation pouvant
atteindre 'ordre du milliwatt. Dans le développement ultérieur, une architecture de CAN plus
complexe permettra de stopper son fonctionnement lorsque I'amplitude du signal d’entrée
est inférieure a un seuil (typiguement quelques fois le bruit des pixels), ceci constituera la
majorité des cas. Cette opération sera effectuée a l'aide d'un discriminateur lors d'une
premiére étape de conversion. Ceci permettra de limiter la consommation dynamique et la

consommation totale & une valeur inférieure a ~500 pW visée.

3.2.5 Propositions de CAN

Des recherches et développements de CAN dédiés aux capteurs CMOS sont réalisés
dans plusieurs laboratoires :

- Laboratoire DAPNIA CEA Saclay : étude de CAN 1 bit de type flash, étude de
convertisseur de type SAR (Successive Approximation Register) 4 et 5 bits.

- Laboratoire IPHC de Strasbourg : étude de CAN 4 bits de type SAR (étude d’'un CAN a

double rampe 4 bits.
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- Laboratoire LPC (Laboratoire de Physique Corpusculaire) de Clermont Ferrand : étude
de CAN de type Flash 4 +1.5 bits.

- Laboratoire LPSC (Laboratoire de Physique Subatomique et de Cosmologie) de
Grenoble : étude de CAN de type Pipeline 4 et 5 bits.

- Aucune étude n'a été initiée sur le convertisseur Sigma Delta car le potentiel
technologique de ce type de convertisseur ne permet pas datteindre la vitesse de

conversion (10 M conversion/s) requise par le CDC.

Tous ces travaux de recherches et développements sur les CAN sont complémentaires
afin de disposer de plusieurs solutions de convertisseurs pour les capteurs CMOS. Le choix

du type de CAN dépendra de I'application des capteurs.

3.2.6 Rappel d’architectures de CAN classiques

L'architecture de CAN a double rampe que nous décrirons dans la suite de ce chapitre
posséde plusieurs similitudes architecturales avec les CAN Wilkinson et SAR. Nous

rappelons dans les paragraphes suivants leurs principales caractéristiques.
3.2.6.1 Architecture de CAN Wilkinson

L’architecture standard de CAN Wilkinson est composée d’'un générateur de rampes,

d’'un comparateur, d'un compteur N bits et d’'un contréleur numérique.

Start —» . L
Contr6leur numérique
Clk —»
V.
n i i
Comparateur Complt\lel;:tsblnalre — S(0...N)
Vrampe
A \Y/
\ 4 V.. ¥ rampe
Générateur de Vi,
rampe
P >t Vin
Comp 1/2
T l_L t

0

Figure 3-3 : Synoptique d’'un CAN Wilkinson.

A linstant ‘ty', le signal Start pilote le contrdéleur numérique autorisant simultanément, le
démarrage de la rampe analogique (générateur de rampe) et le démarrage du cycle de

comptage effectué par le compteur N bits.
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A linstant ‘t;‘, le potentiel Viampe devient supérieur a Vi, le comparateur commute. Ceci
induit I'arrét du comptage. La valeur instantanée du signal V,zmpe COrrespond a une valeur
définie par la durée écoulée a partir de I'instant ‘ty’. Celle-ci est représentée par la valeur du
code binaire du compteur N bits. Ainsi, le code présenté sur les sorties S(0...N) représentera
la tension Vi, [74].

Le convertisseur Wikinson effectue des conversions analogique-numérique précises
(LSB de l'ordre du mV). La simplicité et la robustesse de cette architecture lui permet d’étre
dupliquée aisément. Pour tirer profit des avantages de ce concept, nous avons employé le
principe de rampe pour le prototype de CAN a double rampe. Or le temps de conversion du

CAN Wilkinson n’est pas optimal (2" étapes de conversion).

Par conséquent, nous nous sommes également inspirés de I'architecture rapide du CAN

SAR dont nous présenterons les principaux aspects dans le paragraphe suivant [74].
3.2.6.2 Architecture de CAN SAR

L’architecture classique de CAN SAR (Successive Approximation Register) est
composée d'un CNA (Convertisseur Numérique-Analogique) a N bits, d’un comparateur, de

registres a approximations successives et d’un contrdleur pour la gestion du CAN.

Start — o -
Contrdleur numérique
Clk —»
Vi, Registres a
Comparateur approximations
7§ vV successives
N dac
\;nax 3/4 11/16 Vdac k S(ON)
in see
12 /8 YVY A A 4
CNA N bits
>
Sy=1]8,,=1 t

Figure 3-4 : Synoptique d’'un CAN de type SAR.

Lors du démarrage de la conversion de Vi, le contréleur numérique démarre le cycle de
conversion en placant le bit de poids forts SN a "1" logique. Le comparateur indique le signe
de la soustraction des potentiels Vg,c moins Vi,. Si le résultat est positif, SN est repositionné

a "0" logique au niveau des registres a approximations successives, sinon SN reste a "1"
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logique. Ce cycle est reproduit pour les bits S(N-1...0) du convertisseur et permet une
convergence entre Vy.. et Vi, par approximations successives. Ainsi, le code binaire délivré

sur les sorties S(0...N) représentera la tension Vi, [74].

Pour un nombre de bits donné, l'architecture du CAN SAR permet deffectuer plus
rapidement la conversion analogique-numérique que le CAN Wilkinson. En effet, la
conversion par approximation successive permet de réduire le nombre d'étapes de
conversions au nombre de bits N du CAN. Or, cette architecture s’adosse a un controleur
numérique complexe pour assurer la gestion des éléments du CAN. De plus, il affecte

sensiblement le budget de matiére du CAN [74].

En concevant le CAN a double rampe présenté dans ce chapitre, nous avons réutilisé le
concept d’approximations successives combiné au systeme de rampe du CAN Wilkinson.
Ceci a permis de tirer profit des avantages de simplicité et robustesse du CAN Wilkinson et
de la rapidité de conversion des CAN SAR. Le CAN a double rampe offre un bon compromis

entre les criteres de vitesse, de consommation et de budget de matiere [70].

3.3 CAN a double rampe

3.3.1 Concept architectural du CAN

L'architecture du CAN a double rampe a été concue spécifiquement pour les capteurs
CMOS dédiés a la détection de vertex. Dans ce cadre d’application, les CAN du marché,
notamment ceux intégrés dans les capteurs CMOS employés pour I'imagerie de lumiére
visible ne satisfont pas le CDC, notamment en termes de budget de matiére et de

consommation [67,68].

Pour réduire le nombre d'étapes de conversion, le CAN a double rampe réalise les
conversions analogique-numérique en tenant compte de l'intensité du signal d’entrée. Or,
pour simplifier son architecture, le CAN utilise également le concept de rampe. Le CAN a
double rampe convertit le signal analogique Vi, a l'aide d'une rampe "approchée" pour
gquantifier des bits de poids forts et d'une rampe analogique "précise" pour quantifier des bits

de poids faible.
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Les rampes sont générées par un CNA a capacités commutées et les comparaisons
réalisées par un comparateur commuté, ce qui favorise la compacité du CAN et réduit sa
consommation.

clk_comp, offset_comp, rst_comp
\ 4 CNA 4 bits
c(...3) 1010 Rampe : Rampe
Commandes Contraleur approchéeI précise VS_dac \'
du CAN —¥] numérique s dac 4 | - comp_result
rst_dac |:| | Comparateur
— { +/

Vref_p Vref_m Vin Vref_comp

» S(0..3)

Figure 3-5 : Synoptique du CAN a double rampe.

Le CAN & 4 bits a double rampe présenté dans la figure 3-5 est composé des trois
éléments suivants : le contréleur numérique, le CNA a 4 bits et le comparateur. Les dessins
physiques des différents éléments du convertisseur sont présentés dans I'Annexe C. Les
commandes en entrée du contréleur seront distribuées a plusieurs CAN afin de synchroniser

la conversion analogique-numeérique au sein des capteurs CMOS.

Au début du cycle de conversion, le contréleur réinitialise le CNA et lance la phase de
compensation d'offset du comparateur. Par la suite, il pilote le CNA qui génere une premiére
rampe "approchée" sur le signal Vs 4sc €t défini les instants de comparaison des signaux Vi,
avec Vs g4oc. Le contrbleur tient compte des résultats des comparaisons présentés sur le
signal comp_result pour quantifier et figer les bits de poids forts C3 et C2. Par la suite, il
démarre la rampe "précise" a l'aide des signaux C1 et CO injectés dans le CNA jusqu'a

I'obtention des bits de poids faible C1 et CO lors des comparaisons de Vi, avec Vs gac.

Enfin, le code binaire représentant la tension V,, est présenté sur les sorties S(3...0).



3.3. CAN a double rampe 105

3.3.2 Architecture de CNA a capacités commutées

3.3.2.1 Principe de fonctionnement

Le CNA génere les rampes analogiques sur le signal Vs ¢, qui sera compareé a la tension
d'entrée Vi,. Une architecture de CNA a capacités commutées a été retenue pour sa
consommation et sa dimension réduites par rapport aux alternatives que constituent une
échelle de résistances intégrées ou un générateur de rampe composé d'amplificateurs et de
capacités [70, 76].

lllustré par la figure 3-6, le CNA est constitué d’une échelle incrémentale de 16 capacités
poly-poly unitaires (C) de 200 fF, connectée a un réseau de commutateurs analogigues. Sa

forme est rectangulaire avec des dimensions de 25 um x 465 um (cf Annexe C) .

g 2 g ¢ L 4 i s_dac
. 1L 1 1 1
c TJc Tac 4c Tsc
rst_dac codo/ 1 cido/ 1 c2o cao/ 1 V, e

»

@ ref p
ref_m p—e ®
Vv T Ty T T T T T T T T V
retml | commutateur : rel-P
1 C : pomepe
gnd | analogique : gnd gnd

Figure 3-6 : Schéma du convertisseur N/A 4 bitsac  apacités commutées.

Ce type d’architecture nécessite impérativement la décharge préalable de toutes les
capacités C pour obtenir Vs ¢ac = Vier m. Cette étape de réinitialisation du CNA s'opere
lorsque les signaux rst_dac, CO, C1, C2, C3 sont a "0" logique.

Durant I'étape de conversion, les codes numériqgues C(3...0) sont reproduits par les
commutateurs interconnectant les capacités. Chaque code sur C(3...0) est maintenu durant

10 ns. L’échelle de capacités se comporte comme un pont diviseur capacitif réglable.

En fonction du code sur les entrées C(3...0), elle générera des potentiels compris entre
Vet m €t Viet p SUr la sortie s_dac.

C3 C2 Cl CO
V. =V, +( ref_p ref m)EE :| (3-1)

s_dac ref _m
16

(Vref f )
LSB,.., = " Ve m 3-2
(dac) — 16 ( )
AveC Vieim = 1,5 V et Vi, = 1,625 V, nous obtenons une gamme dynamique de

conversion de 125 mV et un LSB égal a 7,8125 mV.
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3.3.2.2 Simulation temporelle

Lors des simulations, quatre séquences de codes binaires ont été injectées sur les
entrées C(3...0). Ces séquences sont représentatives du fonctionnement nominal du CNA a
capacités commutées. Pour obtenir des résultats proches de la réalité, nous avons employé
un modeéle de CNA qui intégre les composants parasites liés au dessin physique du CNA.
Nous avons également chargé la sortie s_dac du CNA avec une capacité de 20 fF pour

simuler I'entrée du comparateur.

Vs dac(V) Vs dacV)
S—dai GOA Rampe approchée | Rampe précise S‘dalCGO“ Rampe approchée | Rampe précise
1,58 r‘\ 1,58 (——\/_l
1,56 v 1,56 v \ w
1,52 _1 = 1,52
1,50 — e T 1,50 +
> 1,48 »
148 5 20 40 60 80 100 t (ns) 0 20 40 60 80 100 t (ns)
CB..00)[ 0 J12[8[4Jo0JoJ1[2]3]0] CB.0[ 0 [12]8[4[4]4[5]6][7][4]
V V.
S—dai(;lo)“ Rampe approchée | Rampe précise S—da;(;;)“ Rampe approchée | Rampe précise
158 N L 1,62 =
| = L60 =
1,56 v ¥ 158 [
1,54 1,56
1,52 1,54
1,52
1,50 150
> 1,48 >
1,48 20 40 60 80 100"t (ns) 0 20 40 60 80 100t (ns)
C3.0)[ 0 [12][8]8[8[8]9[10]11]8] CE.0)[ 0 [12]12]12]12]12[13[14]15[12]

Figure 3-7 : Simulation temporelle du comportement du CNA a capacités commutées.

Dans la figure 3-7, le potentiel V;, (entrée du CAN) est comparé au potentiel de la rampe
du signal Vs g4ac délivré par le CNA. Nous constatons 4 possibilités d'arrét de la rampe
"approchée" décroissante. Ceux-ci correspondent aux différents résultats obtenus lors de la
guantification des 2 bits de poids fort [C(3...0) = 0, 4, 8 ou 12]. Par conséquent, le potentiel
Vs dac délivré durant l'intervalle 45 — 55 ns représente "une valeur approchée" de V.

Pour quantifier les 2 bits de poids faible, la rampe "précise" décroissante est démarrée.
Dans la figure 3-7, nous remarquons que la rampe "précise" est référencée au potentiel de la
rampe "approchée" définie durant I'intervalle 45 — 55 ns.

D’apres les simulations, le principe de double rampe permet une conversion sur 4 bits en

un maximum de 8 étapes longues chacune de 10 ns.
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3.3.3 Simulation des erreurs de conversion et du br uit

A partir des simulations présentées dans le paragraphe précédent, nous avons
déterminé les différentes caractéristigues du CNA 4 bits & capacités commutées. Celles-cCi

sont présentées dans le tableau ci-dessous.

Code C(3...0) 0 1 2 3 4 5 6 7

Vs dac Id€ale (mV) 0 7,81 15,63 | 23,44 | 31,25 | 39,06 | 46,88 | 54,69

Vs gac Simulée (mV) | -0,28 | 7,42 15,12 | 22,82 | 30,53 | 38,23 | 45,93 | 53,63

Erreur (LSB) 0,04 0,05 0,07 0,08 0,09 0,11 0,12 0,14
o (LSB) 0,01 0,01 0,012 | 0,014 | 0,017 | 0,019 | 0,021 | 0,024
Code C(3...0) 8 9 10 11 12 13 14 15

Vs gac Id€ale (mV) | 61,33 | 69,02 | 76,73 | 84,43 | 92,14 | 99,83 | 107,54 | 115,24

Vs dac SImulée (mVv) | 62,5 | 70,31 | 78,13 | 85,94 | 93,75 | 101,56 | 109,38 | 117,89

Erreur en (LSB) 0,15 0,17 0,18 0,19 0,21 0,22 0,24 0,25

o (LSB) 0,026 | 0,029 | 0,031 | 0,034 | 0,036 | 0,039 | 0,042 | 0,044

Tableau 3-1 : Résultats de simulations du CNA 4 bit s a capacités commutées

La comparaison des tensions Vs g,c idéales aux tensions Vs g Simulées pour les
16 codes numériques en entrée du CNA montre que l'erreur maximale entre les tensions
idéales et les résultats de simulation vaut 0,25 LSB. Cette erreur de gain provient de la
capacité parasite de la piste propageant le signal Vs_qac dont la longueur vaut ~400 um. Or,
cette erreur ne peut étre corrigée efficacement au niveau du dessin physique en raison du
facteur de forme défavorable du CNA, qui induit une capacité parasite de quelques dizaines
de fF sur la piste du signal Vs ¢sc. L'écart-type o résulte des dispersions des valeurs des
16 capacités C unitaires qui elles-mémes proviennent du procédé de fabrication des
microcircuits. La quantification de cet effet a nécessité une simulation «Monte-Carlo» dont
les résultats indiquent un écart-type o sur le potentiel Vs 4,c de ~0,05 LSB.

Une simulation a permis d’évaluer une contribution de bruit temporel négligeable

présente sur le signal Vs_gac qui vaut 51 HVgys, soit ~0,01 LSB.

Par conséquent, nous considérons que l'erreur de conversion du CNA provient
majoritairement de I'erreur de gain et de dispersions, elle vaut 0,25 + 0,05 LSB. Cette erreur
influera directement sur les performances du CAN a double rampe, notamment en induisant

une erreur de gain.
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3.3.4 Comparateur du CAN

3.3.4.1 Architecture du comparateur

Le choix de l'architecture du comparateur présentée par la figure 3-8 a été guidé par le
souci de respecter les critéres de consommation du CDC. Ce comparateur (184 pm x 25 um)
est constitué de deux étages d’amplification (A1, A2), d'un systéme de compensation d’offset
et d'un comparateur commuté CC1 (Dynamic Latch). Cette architecture nécessite des
courants de polarisation plus faibles que ceux d'un comparateur réalisé avec un
amplificateur opérationnel [77, 78].

v Vref_comp Al : Amplificateur différentiel

ref_comp A2 : Amplificateur : "Buffer”
C,=C,=200fF

offset_comp

offset_comp VCl CC1 : comparateur commuté

||

Vin A2 ICI: Q HI comp_result
S
1
Vamp VS Bascule

C O

v ’ " op
s_dac A2 “ °

] Rst

offset_comp vV
offset_comp c2
ref_comp \V; clk_comp rst_comp

ref_comp

Figure 3-8 : Schéma du comparateur.

Dans un premier temps, une phase de réinitialisation permet de compenser les offsets
Voita1 €1 Voiaz Induits respectivement par les amplificateurs Al et A2 de gain Ga; et Gao.
Lorsque le signal offset_ comp = "1", les entrées de I'amplificateur A1 sont connectées a
Viet comp = 1,5 V, provoquant Vg = OV. Ainsi, la tension V., sera égale aux offsets des

amplificateurs Al et A2. Le potentiel V., Sera stocké dans les capacités C; et C, [79].

Vamp = Vcl - ch = GAZ [QGAl D/off,A1 + Voff,Az) (3-3)

by

Lors de la phase de comparaison, qui dure 10 ns, le signal offset_comp est mis a "0",
provoquant la connexion des signaux Vi, et Vs g4oc SUr les entrées de l'amplificateur Al.
Notons que les offsets sont compensés par les tensions stockées dans C1 et C2. Ainsi, la

relation qui lie la différence de potentiel V4 avec la tension différentielle Vg s’écrit :

Vs =Gy, [hGAl [quiff + Voff,Al)+ Voff,AZ]_ (Vcl - ch) =Gy, [Gpy Wi (3-4)

by

Lorsque le signal clk_comp est mis a "1" durant 5 ns, le comparateur commuté CC1
positionne ses signaux de sortie en fonction de la tension V. Pour Vi, > Vg 44, la tension Vi

est positive et le comparateur CC1 pilote la bascule de sorte que comp_result = "1".
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3.3.4.2 Ampilification différentielle

L'amplification différentielle est indispensable pour obtenir des performances
satisfaisantes du comparateur. Cet étage permet de réduire l'offset du comparateur
commuté CC1. [77]. Il permet également de maintenir la stabilité des potentiels Vi, et Vs_gac
qui sont sensibles aux réinjections de signal (Kick back dans la littérature) provenant

principalement de la commutation du comparateur commuté CC1 [80].

Comme lillustre la figure 3-9, une paire différentielle A1 assure I'amplification du signal
Vgir €t deux suiveurs A2 réalisent une amplification en courant. Celle-ci est indispensable car

'amplificateur différentiel est chargé par les capacités de compensation d’offset C; et C,.

vdd_amp vdd_amp WIL (en um) vdd;a_mp
M, M, M, :7,5/0,5 M
3
%I_ _l—l_‘:lr M, : 2,5/2 in —o-{
out- @ |‘T B outt \_:5/0,35 gn
: gnd L| :
in+ .—l I—. in- » out
1 M, \
lg; = 50 PA C, ls, = 15 PA
A2 |—| gnd
gnd T Vv gnd
- A\ amp "
Amplificateur Al diff : Amplificateur A2
A2 |_| gnd
Amplificateur différentiel C.
Figure 3-9 : Schéma de I'amplificateur différentiel du comparateur.

En fonctionnement nominal, I'amplificateur différentiel est polarisé par un courant total de
~80 WA, d’'ou une consommation statique de ~270 pW. Le gain de I'amplificateur différentiel
vaut ~6. Ce gain est égal au rapport du gain de Al (~7,42) et du gain de A2 (~0,83). La

fonction de transfert T(p) s'écrit :

T(p) — gm,Ml D gm,MS (3_5)
gm,MZ + gds,Mz + gds,Ml gm,MS + gmb,MS + gm,MS +CL m

ou p = jR2 avec f la fréquence du signal d’entrée Vg5, C. est la capacité de charge de
'amplificateur différentiel avec C_ = C;, = C, = 200fF. Nous obtenons, par simulation, une
bande passante a -3 dB de 134 MHz et une contribution en bruit ramenée sur I'entrée Vg,

Ona de ~140 uVgus, SOit un équivalent de ~0,02 LSB.
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3.3.4.3 Comparateur commuté : «dynamic latch»

La comparaison est effectuée par un comparateur commuté. Cette architecture est
couramment employée dans les comparateurs car elle consomme uniquement lors de la
phase de comparaison et sa consommation statique est quasi nulle. Toutefois, I'emploi de ce
type de comparateur réinjecte des perturbations sur ses entrées induisant un offset aléatoire
de plusieurs mV [80, 81].

vdd vdd vd

clk_comp M @clk comp
7

DC s QHEP comp_result

4
T Vout Bascule
I B

out-
| |- o Dc R Qnp—
v

M Cb C Rst

a

" ™ TT
jvgs V2 Vgs M2b rst_comp
in+ I
1

— a&in- gnd gnd
lclk comp —?

b V VS- WI/L (en pm)
gnd M, :7/0,7
M, :2,5/0,5
Figure 3-10 : Schéma du comparateur commuté.

M, : 5/0,5

Lorsque clk_comp est a "0" logique, les capacités C, et C, représentant toutes les
capacités parasites ramenées aux nceuds A et B sont chargées avec le potentiel vdd. De
plus, les courants I+ et I- sont nuls, ainsi, les signaux out+ et out- sont a "0" logique. Ces
opérations réinitialisent la structure My, My, My, My, C, et Cp. La bascule RS est dans un
"état mémoire" et comp_result envoie le résultat de la comparaison précédente.

La phase de comparaison débute lorsque clk_comp est positionné a "1" logique. Les
sources des transistors M; et My, sont ramenées a "gnd". Avec V;,. supérieure a V., la paire
différentielle est déséquilibrée provoquant I+ > |-. La capacité C, se déchargera plus
rapidement que C, et le potentiel Vs, décroit plus rapidement que V. Par conséquent, le
potentiel Vg Moo atteindre la valeur de sa tension de seuil Vi, mon @avant que Vg w2 SOit égale a
Vinmz. DS que Vgsman < Vinmzp, 1€ transistor My, est bloqué et le potentiel Vs. est égale a vdd.
Simultanément, le transistor M, sature et Vs, vaut ~0V. La sortie out+ est alors égale a "1" et
out- est égale a "0". La bascule RS repositionne le signal comp_result a "1" logique. Pour
Vin+ inférieure a Vi,. comp_result sera & "0" logique aprés la phase de comparaison.

La simulation indique un offset de ~5 mV. Il justifie également 'emploi de I'amplificateur
différentiel qui divise cet offset d’'un facteur ~6, soit un offset de ~0,8 mV ramené sur les

entrées Vi, et Vs_goc du comparateur.
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3.3.4.4 Résultats de simulation du comparateur

Dans la simulation ci-dessous, I'offset du comparateur est compensé durant I'activation
du signal offset_comp. Suivant cette phase de compensation, le comparateur effectue des

comparaisons entre Vi, et Vs ¢,c & intervalles réguliers de 10ns (cadencé par clk_comp).

V., (noire), V dac (rose) /Voﬁset

152V

.
15V \ 4

1,48V

comp_result

33V

oV

clk_comp

33V R AR AR R AR RO R

orv F— AN R R ORIV

oﬁset comp

33V

oV il

0 0,4 0,8

temps (en ps) 12 16 2

Figure 3-11 : Simulation du comparateur pour évalue  r son offset et valider son fonctionnement.

Les simulations sont réalisées avec un 12 1 Moy. 748,65 uV
modéle de comparateur intégrant des 10 ; G $ 723,20 pv
capacités parasites. Nous avons déterminé un 8 ] N 50
offset statique de ~750 uV, soit une erreur de 6:
conversion équivalente de ~0,1LSB. Ce N
résultat est complété par une simulation 2.
intégrant les dispersions des microcircuits O{T ﬂ |

1 1 3 5

pour évaluer I'écart-type o de I'offset. Valeur de 'offset (en mV)

Figure 3-12 : Simulation Monte-Carlo de

I'offset du comparateur.

A partir des figures 3-11 et 3-12, on déduit un écart-type o de l'offset du comparateur
valant ~725 pV, soit ~0,1 LSB. Ainsi, nous obtenons une erreur de conversion provenant de
I'offset statique et de son écart-type se traduisant par une erreur d’offset de -0,1 + 0,1 LSB
du CAN a double rampe. Nous négligerons I'effet de la contribution en bruit de I'amplificateur
différentiel (0,02 LSB).
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3.3.5 Reésultat des simulations du CAN

Nous présentons ci-dessous, une simulation compléte du fonctionnement du CAN a
double rampe (904 um x 25 um) pour un signal Vi, variant de 1,5 V a 1,64 V. Dans la
figure 3-13, nous pouvons distinguer I'évolution du signal Vs 4oc délivré par le CNA. Nous
remarquons que les rampes fournies par le CNA dépendent de la valeur du signal V;,. Ceci
traduit la recherche effectuée par le CAN a double rampe pour déterminer le code binaire
correspondant a la tension d’entrée Vi,.

V,, (bleu), V_ ... (jaune) rampes

1,64V ] 7\\ ‘

155V

1,46V

SO

33V

oV

S1

33V

oV

S2

33V

oV

S3

33V

oV

0 1pus 2 us 3 us 4 us
Figure 3-13 : Simulation finale du CAN a double ram  pe.

Les simulations ont permis de déterminer une consommation (statique + dynamique) du
CAN de ~750 pW, conforme au CDC de ce premier prototype. La consommation statique ne
dépasse guére ~280 uW et la consommation dynamique provenant du comparateur et du

contréleur numeérique vaut ~470 uW.

L'erreur de conversion du CAN vaut 0,35 £+ 0,1 LSB. Elle provient majoritairement des
erreurs de gain du CNA et d'offset du comparateur. Ces dernieres n'ont pu étre corrigées
efficacement par une modification du dessin physique des circuits du CAN. En effet, les
capacités parasites induites par les pistes d’interconnexion de plusieurs centaines de
micrometres ne peuvent étre réduites, notamment en raison du facteur de forme

rectangulaire trés allongé du CAN. Dans un développement ultérieur, on s’appuiera sur des



3.4. Caractérisation des CAN 113

technologies fortement submicroniques pour améliorer ce point, et réduire d'un facteur 2 la

surface occupée par le CAN (904 um x 25 um).

Bien que des améliorations soient encore nécessaires atteindre les spécifications du
CDC final, les simulations de ce premier prototype de CAN indiquent qu’il est compatible
avec les objectifs fixés. Pour mesurer ses performances, un circuit intégrant plusieurs CAN a

été fabriqué. Le paragraphe suivant présente en détails ce circuit et le banc de test associé.

3.4 Caractérisation des CAN

3.4.1 Architecture générale du circuit WILIAM

Pour caractériser les CAN a double rampe, nous avons concu, fabriqué et testé le circuit
intégré WILIAM. Cet ASIC (2 mm x 3 mm) présenté par la figure 3-14 (a) a été fabriqué en
technologie AMS 0,35 um (substrat Hi-res) [38].

Entrées Analogiques

TTT T T I [ A1
ARRRRARA

e

! ; - 4 étages

o i 10 étages gm_plllecateurs AP Ampli. AP

3 | : 1l ; an Gain 5
NS

.l-
L)
: L1 |
:

Y V V VvV VY VYV VY XN y v Yy VvV Vv ¥

Multiplexeurs 16 vers 1

1
: Générateur général de
= i séquences numérique
R AR R <O CLK Start Sélection Selection  Sortie
(100MHz) conversion CAN sortie CAN
CAN  S(0.3)
(a) (b)

Figure 3-14 : (a) Dessin physique du circuit WILIAM , (b) synoptique du circuit.

Les principaux blocs AMP, CAN et NUM du circuit WILIAM seront présentés plus en
détails dans les paragraphes suivants.



114 3. Conversion Analogique-Numérique

3.4.1.1 Les étages d’amplification AMP

Les entrées analogiques du circuit WILIAM sont injectées dans les étages AMP
d’amplification et échantillonnage (figure 3-14 (a et b)). Les signaux traités par les
amplificateurs sont injectés dans les 14 CAN a double rampe. Les étages AMP sont
constitués de 10 étages d’amplification de gain 2 et de 4 étages de test de gain 5. Ces
circuits réalisent également I'échantillonnage/blocage des signaux de faibles amplitudes
délivrées par les pixels. lls sont soumis aux mémes contraintes de consommation et de
budget de matiére que les CAN. Or, les résultats de mesure ont montré que ces circuits

intégrés ne satisfont pas les objectifs de gain et de vitesse, en I'état.

3.4.1.2 Les CAN a double rampe

Dans les figures 3-14 (a et b), on retrouve 16 CAN a double rampe placés cote a cote
pour reproduire les conditions réelles d'intégration des CAN dans les capteurs CMOS. Ainsi,
nous pourrons mettre en évidence les éventuels effets de diaphonies entre 2 CAN voisins,

suivant qu’on les active ou non.

En raison des performances inappropriées des étages AMP, nous présentons dans ce
manuscrit les résultats de mesure des CAN implémentés dans les voies dépourvues d’étage
d’amplification. Par conséquent, nous présenterons uniqguement les caractéristiques

mesurées des CAN a double rampe.
3.4.1.3 Les circuits numériqgues NUM de controle

Les circuits numériques de génération de séquences numeériques et de multiplexage

NUM sont illustrés dans les figures 3-14 (a et b).

Le générateur de séquence fournit les signaux de commande aux circuits CAN et AMP
intégrés dans WILIAM. Il permet également d’activer individuellement chaque CAN. Les
codes numériques en sortie de chagque CAN sont envoyés dans un multiplexeur (4 bits) 16
vers 1. Celui-ci véhicule les informations numériques délivrées par les CAN et permet de
réduire le nombre de sorties du circuit WILIAM. Les circuits numériques ont été développés
et optimisés pour étre cadencés par une horloge CLK dont la fréquence vaut ~100 MHz,

fréquence a laquelle le CAN convertit (~10 M échantillons par secondes)

Pour mesurer les caractéristiques des CAN, nous avons congu et réalisé un banc de test

que nous présentons dans le paragraphe suivant.
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3.4.2 Outils de caractérisations des CAN

Le circuit WILIAM a été placé dans un banc de tests dédié pour extraire les
caractéristiques des CAN a double rampe. Ce banc de test présenté par la figure 3-15 est
composé d’'un micro-ordinateur, d’un systeme d’acquisition et d’'une carte électronique sur

laquelle est implémenté le circuit WILIAM.

<

CNA 12 bits <

ﬁ 4
._ <

<]

Alimentation
et polarisation

micro-
ordinateur

= [

Systeme d'acquision de
données

| J0=_E]
=Dl

ayue)d
uonisinbe,p
ayue)d

uonisinbe,p
aue)d

uonisinbe,p
Ndo

Carte électronique >

Figure 3-15 : Banc de test du circuit WILIAM.

Les tensions de polarisation et d’alimentation du circuit sont générées localement sur la
carte électronique pour maintenir leurs sensibilités aux perturbations électromagnétiques a
un niveau satisfaisant. Un CNA 12 bits (LSB = 300 puV) permet d’'injecter des potentiels sur
les entrées du circuit WILIAM. Ces tensions délivrées par le CNA 12 bits se présenteront
sous forme de rampes couvrant la gamme dynamique d’entrée des CAN (1,5 V-1,625 V).
Durant l'injection des rampes, les CAN a double rampe renverront les codes numériques
vers le systeme d’acquisition a intervalles réguliers de 100 ns.

Le systeme d’acquisition est dimensionné pour enregistrer des codes numériques de
4 bits conformément a la vitesse escomptée (~10 M échantillons par secondes). Le micro-
ordinateur dirige le fonctionnement de la carte électronique et enregistre les données
numériques délivrées par les CAN de WILIAM.

Finalement, les données seront analysées pour extraire les caractéristiques des CAN a
double rampe. Les résultats des analyses des données mesurées avec ce banc de test sont

présentés dans les paragraphes suivants.
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3.5 Reésultats de la caractérisation

3.5.1 Conditions de mesure

Pour déterminer les performances du CAN avec le banc de test, nous avons injecté sur
les entrées du CAN un signal analogique couvrant la gamme dynamique de 1,5V a 1,65 V.
La fréquence de Clk a été limitée a 10 MHz (temps de conversion de 1 ps) car dans ces
conditions, les erreurs de monotonicité étaient quasi inexistantes, nous permettant ainsi
d’extraire les caractéristiques du CAN (erreurs d'offset, de gain, INL et DNL). Nous avons

effectué 1000 cycles de mesure des caractéristiques de conversion du CAN.

3.5.2 Erreur de monotonicité

Lors de l'analyse des données, nous avons constaté des erreurs de monotonicité du
code de sortie du CAN. Nous présentons dans la figure 3-16, les maximas et minimas des
points de mesure des caractéristigues du CAN par rapport a la caractéristique idéale. Le

nombre d’erreurs de monotonicité augmente en fonction de la fréquence de I'horloge CIk.

14— —— Caractéristique idéale /
—— Caractéristique mésurée minimale ”—107
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Figure 3-16 : Caractéristiques de sortie mettant en évidence les erreurs de monotonicité.

Les erreurs de monotonicité proviennent majoritairement des capacités parasites
présentes sur les pistes du CNA a capacité commutées. Elles augmentent le temps
d’établissement des potentiels aux bornes des capacités unitaires C et implicitement celui du
potentiel Vs 4oc. Ainsi, le CNA ne peut fournir les rampes analogiques "approchées" et
"précises" a leurs vitesses nominales (temps de conversion 10ns). Ceci est une
conséquence directe du facteur de forme rectangulaire allongé des CNA, dont les longueurs

des connexions internes ne peuvent étre optimisees.
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3.5.3 Caractéristiques de conversion du CAN

A l'aide d’un logiciel de calcul, nous avons supprimé les caractéristiques non monotones.
Nous présentons dans la figure 3-17, les courbes des minimas et maximas des
caractéristiques mesurées ne présentant pas d'erreurs de monotonicité. Nous obtenons
également la courbe caractéristique moyenne du CAN que nous comparons a la

caractéristique idéale dans la figure 3-18.
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Figure 3-17 : Caractéristiques min et max traitée d  u CAN a double rampe.
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Figure 3-18 : Caractéristiques moyenne traitée du C AN a double rampe.

Les données représentées par les courbes des figures 3-17 et 3-18 permettent de

déterminer les erreurs de conversion du CAN : erreurs d'offset, de gain, INL et DNL.
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3.5.4 Erreur d'offset et erreur de gain

L’erreur d’offset définie I'écart entre la courbe de conversion du CAN mesurée moyenne

avec la courbe idéale. Le calcul de I'erreur d’offset est décrit par I'équation 3-6 :

Tmes(0—>l) - Tideal(0—>1)
q

ou g = 1 LSB est le quantum d’'un CAN idéal, Tmeso->1) €t Tigeaio->1) SONt respectivement les

erreur d'offset = (3-6)

valeurs des tensions de transition du code O vers le code 1 des courbes mesurées et idéales
du CAN [82].

Disposant de I'erreur d'offset, nous pouvons estimer I'erreur de gain de la courbe de

conversion du CAN qui est définie par I'équation 3-7 :

2" =1) — Tiyew (2" —1) —erreur d'offset
q

ou, n est égal au nombre de bits du CAN, Tes(2"™-1) et Tigea(2"-1) sont respectivement les

. T
erreur de gain = mes (3-7)

valeurs des tensions de transition entre le code 14 et le code 15 des courbes mesurée et
idéale du CAN [82].

A partir des données mesurées présentées par les figures 3-17 et 3-18, nous avons

déterminé les erreurs d'offset et de gain du CAN a double rampe.

Caractéristique | Caractéristique | Caractéristique
minimale moyenne maximale
Erreur d'offset (mV) -1,1 -2,6 -4.1
Erreur d'offset (LSB) -0,13 -0,33 -0,53
Erreur de gain (mV) 10 12,7 15,4
Erreur de gain (LSB) 1,29 1,63 1,97

Tableau 3-2 : Résultats de mesure, erreurs d'offset et de gain du CAN a double rampe.

Dans le tableau 3-2, nous présentons les valeurs des erreurs d’offset et de gain. L'erreur
d'offset provient de l'offset statique (-0,1+ 0,1 LSB) et aléatoire du comparateur, de la
précision de la référence de tension V., de l'ordre d'un a plusieurs millivolts et des
imperfections du CNA. Lors de l'intégration des CAN dans les capteurs CMOS, on veillera a
maitriser la valeur des tensions de référence avec une précision meilleure que le demi-
millivolt. Dans un développement ultérieur, l'offset du comparateur devra également étre

réduit (d’un facteur ~2), notamment en améliorant le dessin physique du comparateur.
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L'erreur de gain (~1,63 + 0,34 LSB) résulte de la difféerence de potentiel entre Vi , et
Vier m. QUi peut atteindre plusieurs millivolts. Elle provient également du rapport entre les
valeurs des capacités C du CNA et de l'effet de la capacité parasite (plusieurs dizaines
de fF) sur la sortie Vs ¢oc du CNA. La valeur de cette capacité a été sous-estimée lors des
simulations, et cela d’au moins, un facteur 2. L’intégration de capacités C de quelques
centaines de fF permettrait de minimiser I'effet de la capacité parasite, mais augmenterait
sensiblement la surface du CAN. On peut augurer que I'emploi d'une technologie plus
profondément submicronique permette, par exemple de réduire la valeur des capacités

parasites ayant un effet sur les erreurs de conversion.

3.5.5 Erreur de non-linéarités différentielle

L’erreur de non-linéarités différentielle (DNL) représente pour chaque code de 0 4 2", la

différence entre la largeur des paliers mesurée et la largeur idéale (1 LSB).

n+1)-q(n)-
q
ol n est la valeur du code analysé compris entre (0 et 2"-1), q(n) la valeur du pas de
guantification du code n de la courbe de conversion mesurée. Le quantum q = 1 LSB est le

pas de quantification d’'un CAN idéal [82].

La figure 3-19 présente les résultats de mesure DNL obtenus par I'application de la
formule 3-8 sur les données des caractéristiques présentées par les figures 3-17 et 3-18.
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Figure 3-19 : Caractéristique DNL du CAN a double r  ampe.

A partir des résultats représentés sur la figure 3-19, nous déterminons un DNL mesuré

d’environ +0,54 LSB. Les fluctuations du DNL proviennent des imperfections du
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comparateur et du CAN. En effet, le comportement du comparateur differe lors de chaque
conversion, due notamment, a la valeur absolue des potentiels d’entrées et aux fluctuations
du comportement de la compensation d'offset. L’intégration de capacités C; et C, du
comparateur de valeur plus élevées permettraient de réduire les problemes de fluctuations
de la compensation d’offset. Or, cette amélioration augmente la surface du CAN. De méme,
I'efficacité de la réinitialisation du CNA a 4 bits fluctue sensiblement lors des différentes

conversions du CAN a double rampe.

3.5.6 Erreur de non-linéarités intégrale

L'erreur de non-linéarités intégrale (INL) représente la différence entre la position d'une

transition d’'un code n a un code n+1 sur la courbe mesurée et celle sur la courbe idéale.

Tonesiy — T
INL (n) — mes(n) ideal(n) (3_9)
q

ou g = 1 LSB est le pas de quantification pour un CAN idéal, Tmesn) €t Tigeany SONt
respectivement les valeurs des tensions de transition de la courbe mesurée et idéale [82].
La figure 3-20 présente les résultats de I'INL obtenue par I'application de la formule 3-9

sur les caractéristiques mesurées du CAN affranchies des erreurs de monotonicité.
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Figure 3-20 : Caractéristique INL du CAN a double r  ampe.

A partir des résultats présentés par la figure 3-20, on extrait un INL mesuré d’environ
+ 0,53 LSB. Cette erreur intégre l'erreur d'offset, mais également les fluctuations de

comportement du comparateur et du CNA a capacités commutées.
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3.5.7 Récapitulatif des performances du CAN

Lors de simulations, nous avons obtenu une erreur de conversion de 0,35+ 0,1 LSB.
Cette erreur représente l'offset du comparateur et les imperfections du CNA a capacités
commutées liées notamment, aux capacités parasites. Ceci démontre le potentiel de cette

premiéere version de CAN a double rampe.

A partir des mesures réalisées, nous avons extrait les caractéristiques statiques du CAN
a double rampe. Les mesures dynamiques n’ayant pas encore été effectuées, nous ne
traiterons pas les caractéristiques suivantes : signal-to-noise and distorsion ratio (SINAD),
effective number of bits (ENOB), Settling Time (Temps d’établissement) et la consommation
dynamique du CAN [82].

Nous comparons, dans la table 3-3, les caractéristiques statiques mesurées du CAN a

double rampe avec les critéres définis dans le CDC.

CDC Mesures Unités

Gamme dynamique d’entrée 125 125+ 6 mvV
Nombre de bits 4 4 Bits
Dimensions 25 x 500 ~25 x ~904 um?
Consommation statique <500 280 £ 20 pW

Fréquence d’horloge 100 ~10 MHz
Temps de conversion 0,1 ~1 V8

Erreur d'offset <+ 0,5 -0,33+ 0,20 LSB

Erreur de gain <+ 0,5 1,63+0,34 LSB

DNL <+ 0,5 + 0,54 LSB

INL <+ 0,5 + 0,53 LSB

Tableau 3-3 : Récapitulatif des caractéristiques me  surées et simulées du CAN.

- En raison des limites imposées par la technologie AMS 0,35 um, nous avons relaché
les contraintes sur la surface et la consommation totale (statique et dynamique). On

s’emploiera dans un développement ultérieur a réduire la surface du CAN d’un facteur 2.

- La consommation statique est inférieure aux criteres définis par le CDC. La
consommation dynamique (~470 pW) est acceptable pour ce prototype. Or, dans un

développement ultérieur, le critére de consommation dynamique devra étre amélioré.
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- Les mesures ont permis de mettre en évidence des erreurs de monotonicité dans la
courbe de conversion. Elles proviennent principalement du CNA & capacités commutées.
Leur nombre augmente en fonction de la fréquence de I'horloge CIk. Une limite du temps de
conversion de 1 s garantit un fonctionnement satisfaisant du CAN. Seul, une nouvelle
conception du CNA peut corriger ces imperfections. Les circuits numériques du CAN ont

démontré un fonctionnement viable avec une fréquence d’horloge Clk de 100 MHz.

- L'erreur d'offset est conforme au CDC. Toutefois, lors des développements futurs de
CAN, on veillera a maitriser la valeur des tensions de référence du CAN. On modifiera

également le dessin physique du comparateur pour réduire son offset statique.

- L’erreur de gain devra étre réduite d'un facteur 3 a 5. On devra également améliorer la
précision des tensions de référence (Vi p €t Vet m) du CAN et diminuer I'effet des capacités
parasites au sein du CNA a 4 bits. L'emploi d’'une technologie submicronique profonde

permettrait par exemple, de réduire les effets des capacités parasites.

- La précision de conversion du CAN est également définie par les erreurs de non-
linéarités intégrale (INL) et de non-linéarités différentielle (DNL). Nous constatons que ces
parameétres sont du méme ordre de grandeur que celle définie par le CDC. Dans un,
développement ultérieur, les fluctuations des comportements électroniques des circuits du

CAN devront étre minimisées.

Bien que tous les critéres du CDC ne soient pas respectés avec cette premiére version
de CAN a double rampe (surface, consommation dynamique, erreur de gain), le prototypage
a bien fait apparaitre le potentiel attrayant de cette architecture. En effet, ce premier
prototype présente des résultats de mesure (erreur d’offset, INL, DNL) compatibles avec le
CDC du CAN. Lors de la conception de la deuxieme version de CAN a double rampe, les

imperfections des différents microcircuits du CAN devront étre corrigées.

L'architecture de CAN a double rampe présente une flexibilité de conception qui lui
permettra de couvrir un vaste champ d'applications initialement occupé par les CAN
Wilkinson. Dans le paragraphe suivant, nous présenterons la possibilité de réemployer

I'architecture de CAN a double rampe pour des CAN a n rampes et m bits.
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3.5.8 Extension du concept vers un CAN a n rampes

Le principe du CAN a double rampe peut étre étendu a des convertisseurs & n rampes

et m bits.
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Figure 3-21 : Comparaison entre les CAN SAR, Wilkin  son et a double rampe.

La figure 3-21 présente le temps de conversion (défini par le nombre de coups d’horloge)
d'un convertisseur a 1 bit constitué d'un comparateur (en rouge), des convertisseurs
Wilkinson (en vert), des convertisseurs SAR (en gris) et des convertisseurs a n rampes (en
bleu). Seuls sont répertoriés les CAN a n rampes dont le hombre de bits & quantifier par
chaque rampe est identique.

Par exemple, un CAN de 16 bits a 8 rampes utilisera chacune des rampes pour
gquantifier 2 bits. Le temps de conversion s’élevera a 32 coups d’horloge, soit 4 coups
d’horloge par rampe. Paradoxalement, les architectures de CAN a n rampes «inégales»
(cases blanches sur la figure 3-21) requiérent un systeme de gestion numérique complexe
pour assurer la conversion et présentent un intérét moindre en termes de performances
globales.

Comparativement aux CAN SAR, les CAN a n rampes nécessitent un systeme de
gestion numeérique simplifiée et convertissent plus rapidement que les CAN Wilkinson. Ainsi,
cette architecture de conversion & n rampes constitue une alternative aux convertisseurs
Wilkinson et SAR pour des applications recherchant un compromis entre trois parametres :

I'occupation en surface de silicium, la vitesse de conversion et la consommation.
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3.6 Nouvelles architectures de CAN pour les
capteurs CMOS

3.6.1 Nouvelle courbe de conversion

La résolution spatiale des capteurs CMOS dépend sensiblement des informations
délivrées par les pixels adjacents au pixel siege traversé par la particule détectée. En effet,
la valeur du nombre de charges collectée par des pixels sieges apporte peu pour la
résolution spatiale. De plus, les fluctuations de Landau peuvent sensiblement modifier la
charge collectée. Lors d'un dépbt élevé de charges, I'information du pixel siége est écrétée
par le CAN car elle ne présente pas d'intérét particulier.

L’analyse de données prises en faisceau ont démontré que la résolution spatiale est de
plusieurs um avec un CAN dont la résolution est de 4 bits sur les faibles amplitudes du signal
Vin (pixels de la couronne de I'amas), puis de 3 bits et de 2 bits sur le reste de la gamme
dynamique de ce signal (pixels adjacents et pixels sieges). Ainsi, pour exploiter I'information
délivrée par les pixels d'un amas de maniere optimale, notre équipe propose la

caractéristique de conversion présentée par la figure 3-22 [70].
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Figure 3-22 : Nouvelle courbe de conversion proposé e pour les CAN employés dans les

capteurs CMOS dédiés a la détection de vertex.

Dans la figure 3-22, nous considérons une valeur V.« qui représente la valeur du signal
transmise par le pixel siege lors de la collection de 30 % des charges libérées. Rappelons

gue chaque pixel adjacent délivre généralement un potentiel sensiblement inférieur & Vax.
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La tension Ve (typiguement quelques fois le bruit des pixels) est employée pour
stopper la conversion d'un signal d’'entrée du CAN ayant une amplitude inférieure a Vgei.
Ceci permet d’économiser de la puissance lorsque I'information utile est noyée dans le bruit.

Le développement du CAN a double rampe est antérieur a la proposition de la
caractéristique de conversion présentée dans la figure 3-22. Ainsi, lors du développement
d’'un nouveau prototype, nous effectuerons les modifications requises pour permettre des

conversions analogique-numérique respectant la nouvelle caractéristique.

3.6.2 Proposition de nouvelles architectures de CAN

Pour répondre aux exigences du CDC, notamment en termes de surface et d’erreur de
gain, nous proposons dans ce paragraphe deux approches permettant d’améliorer les
performances globales des CAN et de convertir les signaux délivrés par les pixels

conformément a la nouvelle caractéristique de conversion.

3.6.2.1 CAN aréseau d'interrupteurs

Dans cette architecture de CAN, un réseau d’'interrupteurs analogiques remplace le CNA
a 4 bits. Ainsi, la fonction de CNA occupe une surface plus faible que celle du convertisseur
a capacités commutées 4 bits (465 um x 25 um) décrit dans le paragraphe 3.3.2. Le réseau

interconnecte le signal Vs avec 8 tensions de références Vi (o...7).
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commandes du comparateur
A 4 Réseau de
co.n | NHUUL "switch"
3 v
Commandes Contréleur 3 s |~
du CAN numérique ¢ c ) comp_result
omparateur

iy, —

Vers autres CAN

Figure 3-23 : Architecture de CAN a réseaux d’inter  rupteurs intégrés.

Durant une premiére étape de conversion du signal, le CAN se comportera comme un
discriminateur. Si I'amplitude du signal d’entrée est inférieure a Ve, le CAN n’effectuera pas
de conversion. Le cas échéant, le signal Vin est comparé aux 7 potentiels Vi (o..7) pour

déterminer le code de sortie en employant des approximations successives.
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La précision de cette architecture de CAN repose sur les performances du comparateur
mais également sur la stabilité et la précision des tensions de références Vi (o..7). La valeur
du LSB doit étre de quelques mV a ~10 mV en fonction les gains des éléments de la chaine
de mesure (CVF des pixels, gain de l'amplificateur AP, ...). Or, un LSB de l'ordre de
quelques millivolts interdit I'emploi exclusif de références de tensions en raison de leurs
précisions limitées. En effet, lors de la caractérisation du CAN a double rampe, nous avons
observé une interdépendance des erreurs de conversion (offset, gain, ...) et de la précision
des tensions de référence. Ainsi, pour assurer la précision de conversion, les bits de poids
faible peuvent étre convertis a I'aide d’un comparateur couplé a un réseau de références et a

un CNA 2 bits a capacités commutées.
3.6.2.2 CAN aréseau d'interrupteurs et de capacités commut  ées

Dans cette architecture, le CNA (figure 3-24) est composé d’un réseau d'interrupteurs et
d’'un convertisseur a capacités commutées de 2 bits. Par extrapolation des dimensions du
CNA a 4 bits décrit dans le paragraphe 3.3.2, cette nouvelle version de CAN est plus
compacte (~250 um x 25 um). Ce concept permet de minimiser le nombre de références de

tension, qui sont sujettes a de fortes contraintes de précision.
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Figure 3-24 : Architecture de CAN a CNA 2 bitsaca pacités commutées.

Le CNA couplé au réseau d'interrupteurs fournira 8 potentiels de référence sur le signal
V.. Lors de la conversion, le signal V;, sera comparé a Vs pour déterminer le code de sortie

sur la base des approximations successives.

Lors de la conception du CAN a double rampe, ces deux solutions n’'avaient pas été
envisagées en raison du nombre de tensions de référence nécessaires au bon
fonctionnement du CAN. Or, elles ont constitué une base pour le développement du nouveau

prototype de CAN développé pour les capteurs CMOS a I'lPHC [83].
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3.7 Conclusion

L'intégration de circuits numériques de traitement des données (détection de zéros,
sparsification) au sein des capteurs CMOS permet de les adapter a des flux élevés de
particules détectées. L'implémentation des traitements numériques est accompagnée de
I'intégration de CAN. Le CAN spécifique situé en périphérie de la matrice de pixels doit obéir
a des contraintes d’encombrement, de consommation, de vitesse et de précision
particulierement exigeants. Pour répondre aux exigences du CDC, nous avons proposé et
étudié un CAN a double rampe qui présente un bon compromis entre tous les critéres du

CDC. Le CAN a été intégré dans le circuit WILIAM pour mesurer ses performances.

Ces études qui sont au cceur de la these, ont montré la faisabilité du concept de CAN a
double rampe. Ce premier prototype présente des résultats encourageants, notamment en
termes de précision de mesure (erreur d’offset, INL, DNL) et de consommation statique. Or,
les contraintes de consommation dynamique et de budget de matiére ont été relachées pour
assurer la faisabilité du CAN. Ces contraintes imposaient un nombre réduit de microcircuits
limitant directement la faisabilité du CAN a double rampe. Dans les étapes ultérieures du
développement, on peut espérer réduire la consommation dynamique et le budget de
matiére d'un facteur ~2. Le temps de conversion est limité & 1 us par des composants
parasites, notamment ceux du CNA & 4 bits. Les résultats obtenus lors de la caractérisation

reflétent les fortes contraintes liées a I'application aux capteurs CMOS.

Pour atteindre les objectifs fixés par le CDC, une nouvelle version de CAN a été
développée et réalisée. Elle s’appuie sur les concepts présentés dans ce chapitre,
notamment sur l'architecture de CAN a capacités commutées, sur le comparateur et sur
I'utilisation de multiples références de tensions. Les résultats préliminaires valident le
concept, notamment en terme de précision a une vitesse encore inférieure a la valeur
nominale [83]. Lors du développement du nouveau prototype, seul le critére de surface a été
relaché pour permettre sa faisabilité. Dans une ultime étape du développement,
I'encombrement des CAN devra étre réduit d'un facteur ~2 pour respecter les contraintes de

budget de matiére.

Outre son application aux capteurs CMOS, le concept de convertisseur a double rampe
peut étre étendu a des CAN a plusieurs rampes (2 a n). Ces derniers offrent une gamme de
performances comprises entre celles des CAN Wilkinson et SAR. Par conséquent, il pourront
étre employés dans des applications nécessitant un compromis entre en termes de vitesse

de conversion et de budget de matiere.
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Conclusion géneérale

Le travail de these présenté dans ce mémoire est constitué de deux études portant I'une
sur un circuit de détection de particules et l'autre sur circuit de conversion Analogique-
Numérique. Ces travaux ont été réalisés dans le cadre du développement du détecteur
MVD' de CBM?a FAIR? (Darmstadt).

Le programme scientifique de I'expérience de physique des ions lourds CBM porte sur
des questions fondamentales de la théorie de [I'Interaction Forte. L'expérience CBM
permettra notamment d’explorer la transition de phase de la matiere nucléaire ordinaire vers
le plasma de quarks et de gluons dans la région des hautes densités baryoniques et de
rechercher les signaux de la restauration de la Symétrie Chirale. Le démarrage de
I'expérience est prévu pour le milieu de la prochaine décennie [8].

Pour atteindre les objectifs du programme, le détecteur de CBM devra permettre I'étude
poussée des particules de courte durée de vie qui se désintegrent a quelques centaines de
micrométres du lieu de collision, ceci pour des taux de collisions de I'ordre de 10° & 10" par
seconde. L’étude des phénomenes physiques mis en jeu lors d’'une collision noyau-noyau
impose de détecter et de caractériser I'ensemble des particules produites a l'aide de
plusieurs types d’éléments de détection (i.e. sous-détecteur), dont le MVD.

Celui-ci permettra de reconstruire I'origine spatiale des particules chargées créées dans
les collisions. Pour un taux de collisions de 10° Hz, le Cahier Des Charges (CDC) du MVD
est d'ores et déja tres ambitieux, notamment en termes de vitesse de lecture (10 ps, soit
10° lectures par secondes) et de tolérance aux rayonnements intenses non ionisants
(>10'® neg/cm?an) et ionisants (>1 MRad). Le MVD devra ainsi permettre de reconstituer
des vertex secondaires de désintégration avec une précision voisine de 50 pum. Il en découle
gque son budget de matiere ne devra pas dépasser I'équivalent de 300 um de silicium et sa

résolution spatiale devra rester sensiblement meilleure que 10 um.

1 MVD : Micro Vertex Detector : détecteur de vertex de I'expérience CBM.
2CBM: Compressed Baryonic Matter, expérience de physique nucléaire au laboratoire GSI
"Gesellschaft fir Schwerionenforschung mbH", Darmstadt, Allemagne.
*FAIR : Facility for Antiproton and lon Research.
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Pour satisfaire les objectifs définis dans le CDC du MVD, le choix de la collaboration
CBM s’est porté sur une solution a capteurs CMOS, dont la minceur est un apport
déterminant pour la sensibilité de I'expérience. Par ailleurs, ils présentent le meilleur
compromis entre les parameétres de vitesse de lecture, de résolution spatiale, de
consommation, de tenue aux rayonnements et de budget de matiere. lls offrent une
résolution spatiale de I'ordre du micromeétre sur I'impact des particules détectées et devrait
permettre d’effectuer 10° lectures par seconde. Leur efficacité de détection des particules
ionisantes est supérieure a 99,5% et ils peuvent aisément étre amincis a environ 50 um.
Leur tolérance aux rayonnements non-ionisants peut atteindre 10" neg/cm? et ils assurent
une détection des particules fiable aprés une exposition & une dose de rayonnements
ionisants de 1 MRad. Si les performances sont satisfaisantes pour I'application des capteurs
au MVD, elles n'ont cependant pas été atteintes simultanément avec un méme capteur,
conséquence directe des antagonismes entre parameétres optimisés pour des spécifications
différentes du CDC. Par exemple, si un pitch réduit des pixels améliore la tolérance aux

rayonnements non-ionisants, il tend aussi a ralentir la lecture des capteurs.

Cette thése s'est plus particulierement penchée sur les parametres qui président a la
rapidité du capteur. C’est ainsi que des architectures originales de PhotoFETs et de CAN a

double rampe (spécifiques aux capteurs CMOS) ont été étudiées, réalisées et testées.

Notre premiére étude est inscrite dans le programme de développement des capteurs
CMOS pour le MVD. Nous avons étudié des architectures existantes et originales d’éléments
sensibles aux particules. Généralement, chaque élément est constitué d’'une photodiode et
d’'un circuit d’amplification. Or, pour améliorer la sensibilité des pixels, nous avons proposé
de nouvelles architectures pour détecter les particules ionisantes : les PhotoFETs (simplifiés
ou non). lls intégrent avantageusement une structure d’amplification au sein de la
photodiode. lls délivrent un signal en courant permettant d’'identifier 'impact d’une particule.
Ce signal est injecté dans un microcircuit de double échantillonnage corrélé (CDS) pour
réduire les piédestaux des pixels et le bruit FPN (bruit spatial fixe). L’ensemble constitué du
PhotoFET et du traitement CDS est une brique élémentaire des capteurs : le pixel. Un essai
de cette architecture était nécessaire pour déterminer expérimentalement la sensibilité des

PhotoFETs et leur contribution en bruit, inconnus jusqu’alors.

Aprés une étude poussée du PhotoFET, nous avons congu le circuit MIMOSA 13 pour
caractériser des pixels a PhotoFETs (simplifiés ou non) associés au CDS. Ce circuit a été
fabriqué en technologie standard AMS 0,35 pum. Lors des expérimentations, le circuit a été

exposé a des rayons X pour déterminer la réponse des pixels stimulés par des particules
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ionisantes. Les performances du traitement CDS ont ainsi été évaluées, de méme que la
sensibilité des PhotoFETs aux particules ionisantes. Nous avons également identifié les

différentes sources de bruit.

Les résultats de mesure indiquent que la contribution en bruit des chaines de lecture a
PhotoFETs est de ~30 électrons. Cette valeur de bruit est deux fois trop élevée pour le MVD.
Les mesures montrent que les mémoires de courant constituant le traitement CDS
introduisent des bruits électroniques additionnels. Ces derniers sont provoqués par les
transistors MOS de mémorisation et par des injections de charges lors des phases de
mémorisation et de lecture du courant délivré par les PhotoFETs. Ces sources de bruit
parasites affectent la sensibilité des pixels. Dans un mode de fonctionnement ou le CDS est
désactivé, les résultats d’expérimentation confirment que des sources de bruit introduites par
les mémoires de courant limitent les performances des pixels. Seule une réduction de ces
effets perturbateurs permettrait aux pixels & PhotoFETs de concurrencer les pixels en mode

tension pour l'application des capteurs CMOS a la détection de vertex.

Le temps de lecture d’'un circuit disposant d’'une matrice de 64 x 16 de pixels a
PhotoFETs est de 12,8 us. Or, les capteurs devant équiper les détecteurs de vertex
integreront des matrices de plusieurs centaines de milliers de pixels. Ainsi, la vitesse de
lecture des capteurs a PhotoFETs doit encore étre augmentée d'un facteur 3 & 5 pour

satisfaire les objectifs ambitieux imposés par la détection de vertex.

Toutefois, nous avons démontré que les PhotoFETs ont une bonne sensibilité, valant
typiquement de ~0,5 a ~0,9 nA/électron. Leur dynamique de sortie de plusieurs dizaines de
MA leurs permet de détecter Iimpact d'une ou de plusieurs particules sans présenter de

saturation.

La consommation de ~2 pW d’un pixel a PhotoFET est conforme au CDC. De plus, le
traitement CDS minimise efficacement les piédestaux des pixels de ~50 dB et le bruit FPN
de ~30 dB. Ainsi, ce traitement permet d’améliorer la détection des impacts de particules

dont la signature est initialement noyée dans le bruit FPN et les piédestaux.

En conclusion, le travail de thése a montré que les PhotoFETs présentent une bonne
sensibilité aux particules ionisantes et qu'ils constituent une solution attrayante pour des
applications dont les contraintes de bruit sont relachées. On peut notamment penser gu’ils

sont intéressants pour équiper des imageurs a grande dynamique de luminosité, des

dosimetres, des imageurs de rayonnements brefs et de radiographie X.



132 Conclusion générale

La seconde étude réalisée dans le cadre de la these est inscrite dans le programme de
recherche portant sur l'intégration des circuits de traitement numérique dans les capteurs
CMOS. Ces circuits sont constitués de systémes de détection d’'impacts et de sparsification
des données. lls permettent de réduire le flux des données délivrées par les capteurs et

d’améliorer leurs performances (résolution spatiale, vitesse de lecture, ...).

Pour interfacer le traitement numérique et la matrice de pixels, nous avons étudié et
proposé un Convertisseur Analogique-Numérique (CAN) de 4 bits & double rampe. Les
contraintes liées a l'intégration des CAN dans les capteurs CMOS ont imposé un cahier des
charges ambitieux et particulierement original. Le CAN & double rampe a été concu selon
des critéres d’encombrement inhabituels, et des contraintes sévéres sur la consommation et
le temps de conversion. Etant donnée que I'on ne s'intéresse pas a la valeur exacte du
signal délivré par les particules détectées pour connaitre la position d’un impact, un faible
nombre de bits (4 & 5) et une précision de conversion de + 0,5 LSB sont suffisant pour
extraire I'information des signaux provenant des pixels, et garantir une résolution spatiale de

guelgues micrométres.

Apres une étude poussée du comportement simulé du CAN a double rampe, nous avons
intégré son concept dans un circuit dénommeé WILIAM. Il a été fabriqué en technologie
standard AMS 0,35 pum. Lors de nos expérimentations, nous avons observé que cette
premiére version du CAN offre une précision de conversion se traduisant par des erreurs INL
et DNL égales a 0,5 LSB. Ces parametres respectent le CDC du CAN pour un temps de
conversion de 1 us soit un ordre de grandeur de plus que la valeur ambitionnée (~100 ns).
Or, le temps de conversion est limité par des interconnexions dont les distances ne peuvent
étre optimisées a cause du facteur de forme du CAN. En effet, sa forme trés étirée
(25 um x 904 um) restreint les libertés de placement des différents circuits qui le composent.
La solution a ce probleme réside dans I'emploi d’'une technologie offrant une plus petite taille
de grille, ce qui permettra de réduire suffisamment ces circuits. Quant a la consommation, sa
composante dynamique vaut ~470 uW alors que sa composante statique vaut ~280 W,

résultats tout a fait satisfaisants.

Malgré un temps de conversion limité a 1us qui peut étre amélioré dans un
développement ultérieur, le concept a double rampe constitue une alternative aux CAN
Wilkinson avantageuse par sa rapidité. Ce concept peut étre implémenté dans tous les
circuits mixtes qui nécessitent des CAN trés compacts et de faible consommation, ce qui

permet d’en intégrer un nombre élevé dans un méme circuit.
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Les paramétres de surface et de consommation ont volontairement été relachés pour
valider le concept de ce premier prototype de CAN développé pour les capteurs CMOS.
Nous avons ensuite recherché une approche permettant de mieux satisfaire les paramétres
d’encombrement et de consommation. Ainsi, pour améliorer les performances du CAN a
double rampe (erreur de gain, consommation, encombrement, vitesse de conversion), nous
avons proposé dans le cadre de la thése, des architectures simples basées sur I'emploi de
références de tension. Les concept proposés dans le cadre de la thése ont été repris dans
une étude ultérieure [83] exploitant I'architecture a double rampe pour en dériver un CAN
dont les consommations statique et dynamique s’approchent de la valeur ambitionné. Un
prototype de 16 voies a été réalisé. Sa caractérisation est en cours. Les résultats
préliminaires des tests valident le concept & une vitesse encore inférieure a la valeur
nominale. Dans une ultime étape du développement des CAN, leur encombrement devra

encore étre réduit pour respecter les contraintes de budget de matiére.

En conclusion, les travaux réalisés durant la these ont donc permis d'étudier les
caractéristiques des PhotoFETs et des CAN a double rampe. D'aprés les résultats des
mesures expérimentales, ces premiers prototypes de PhotoFETs et de CAN ne satisfont pas
en I'état, les exigences particulierement ambitieuses imposées par I'application des capteurs
a la détection de vertex. Cependant, en s’appuyant leurs avantages, ces architectures
pourront étre employées lors de la conception de capteurs CMOS exploitant la technologie
profondément submicroniques (VDSM) et la technologies 3D. L'utilisation de ces nouvelles
technologies est indispensable pour pousser a lI'extréme les performances des capteurs

devant équiper des détecteurs de vertex.
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Pour situer les performances des capteurs CMOS, nous présentons les principales
technologies de capteurs au silicium en cours de développement ou déja employées dans
des expériences de physique des particules. Nous apporterons également des précisions
techniques sur les capteurs CMOS, en présentant les principaux types de substrats

proposeés par les fabricants et en détaillant les modes de lecture et de capture des capteurs.

A.1 Technologies de capteurs au silicium

A.1l.1 Capteurs CCD

Les capteurs a pixels CCD sont couramment employés dans les appareils d’'imagerie
grand public (caméras, appareils photo numérique, ...). La technologie CCD a également été

utilisée pour équiper des expériences de physique des particules, par exemple : dans le
détecteur de vertex de I'expérience NA32 au CERN [84].

Cycle de lecture

Electronique de
>, N I o, _lecture simplifiée
o, 1 @, Pads de
o, —I L @, bonding
Particule

ionisante

Implant P*

implant N- Charges électriques
transférées sous

'implant N-

Sens de transfert

couche P- (20um) des charges

partiellement déplétée

Figure A-1 : Vue schématique en coupe d'un capteur CCD a lecture parallélisée.
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Comme le montre la figure A-1, une particule ionisante libére plus d’'un millier de charges
électrigues dans la couche épitaxiée d’'un CCD, son épaisseur étant typiquement de 20 um.
Selon le cas, cette couche est déplétée sur une épaisseur typique de 5 a 10 um. Ainsi, les
charges libérées sont principalement collectées par un seul pixel. Ensuite, au sein de
"canaux" artificiels délimités par des puits P*, ces charges sont transférées aux circuits de
lecture a travers la couche épitaxiée. Ces transferts sont réalisés avec une polarisation

adéquate des grilles de polysilicium ®; ®, ®; [84-86].

On notera que le mode de transfert des charges des CCD les rend tres sensibles aux
propriétés de la couche épitaxiée. lls sont donc particulierement vulnérables aux dommages
causeés au cristal de silicium par les particules massives (hadrons) qui les traversent [18]. Par

conséguent, la technologie CCD ne équiper le détecteur de vertex de CBM.

A.1.2 Capteurs a micropistes de silicium

La technologie des capteurs a micropistes de silicium a été éprouvée par de multiples
implémentations au sein de détecteurs de particules du monde entier, par exemple, dans le
détecteur SSD (Silicon Strip Detector) des expérience STAR au RHIC et ALICE
au CERN [16, 87].

Implants P*

Particule
ionis\ante

U-pistes

Couche P- +5 -
Totalement déplété - M+

Figure A-2 : Vue schématique en coupe d’'un détecteu  r a micropistes de silicium.

Des micropistes de silicium dopées N* sont implantées dans une couche P épaisse de
plusieurs centaines de micromeétres. Cette derniére est totalement déplété par I'application
d’une tension de plusieurs centaines de volts a une couche P* implémentée sur la face sans
micropistes du détecteur. Des implants P* sont également intégrés pour la polarisation de la
couche P. Chaque micropiste est polarisée pour collecter les charges libérées lors du
passage d'une particule ionisante. Leur espacement est défini par I'application finale du
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capteur (~100 um pour le capteur du SSD de STAR) [87]. Lorsque les charges atteignent les
micropistes, le potentiel électrique de ces derniéres est modulé en fonction du nombre
d'électrons collectés. Le facteur de conversion du dispositif est déterminé par la capacité C,
de la jonction N*/P" (cf. figure A-2) qui vaut typiquement de 1 a 2 pF par cm [87, 88].

Les micropiste peuvent étre connectées par des fils de "bonding" ou TAB (Tape
Automatic Bonding) aux circuits de polarisation et d’amplification qui délivrent des signaux
électriques proportionnels aux nombres de charges collectées [87, 89]. Le rapport signal a
bruit du capteur combiné au circuit de lecture vaut typiquement 20 a 40 pour la détection de
particules minimum ionisantes. Ceci se traduit par une résolution spatiale unidimensionnelle
de l'ordre de plusieurs dizaine de pm [87, 90].

Pour reconstruire la trajectoire des particules, il est nécessaire d’employer plusieurs
plans de capteurs pour réaliser une géomeétrie projective. Cependant, des ambiguités de
mesure peuvent apparaitre si la densité d'impacts est trop élevée. Par conséquent, dans les
conditions de I'expérience CBM, le choix s’est porté sur une technologie a pixels qui permet

par construction de s’affranchir des ambiguités de mesure.

A.1.3 Capteurs a pixels hybrides

Les capteurs a pixels hybrides ont été implémentés dans les détecteurs des expériences
ATLAS, ALICE et CMS au CERN, DO au Tevatron, PHENIX au RHIC, ... [91, 92].
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"Bump”
bonding

/

totalement déplété - Détecteur

Substrat N ~ N implants P+

\ contact diffusion N **

Figure A-3 : Vue schématique en coupe d’'un capteur a pixels hybrides.
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Ces capteurs sont composés de deux microcircuits interconnectés par des billes en
Indium ou en Pb/Sn. La figure A-3 illustre la structure physique de I'ensemble : détecteur et
circuit de lecture CMOS. Le détecteur est constitué d’'une matrice de caissons P* implantés
dans un substrat N" totalement déplété, d’environ 300 um d’épaisseur, par I'application d’'une
tension de plusieurs centaines de volts aux bornes du détecteur. Chaque caisson P* servant
a la collection des charges est connecté au circuit CMOS de lecture qui polarise le caisson,
amplifie le signal électrique qu’il délivre et le discrimine [17, 91]. Ainsi, le capteur a pixels

hybrides renvoie des signaux numeériques indiquant la position de I'impact des particules.

Le rapport signal a bruit des capteurs a pixels hybrides vaut typiquement de 10 a 20 pour
la détection de particules minimum ionisantes [91-93]. Cette technologie procure une
résolution spatiale typique entre plusieurs dizaines de micromeétres selon la dimension des
pixels. Cependant, ces capteurs ne peuvent équiper le MVD car leur budget de matiere ne

satisfait pas les exigences du CDC.

A.1.4 Capteurs a DEPFETs

Le capteur a DEPFETSs (DEPleted Field Effect Transistor) repose sur un transistor a effet
de champ. Cette structure a été introduite en 1985 par Kemmer et Lutz. Les capteurs a
DEPFETs sont développés pour les imageurs de rayon X des missions XEUS et SIMBOL-X.
lls sont également proposés pour le détecteur de vertex du futur Collisionneur Linéaire
Internationale (ILC) [94].

| Particule
| Grille
Source  eyterne Drain
| Reset Vbulk
|
N* N*
Grille P

interne N *

axe de symétrie

| contact diffusion P *

Figure A-4 : Vue schématique en coupe du DEPFET.
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Dans la figure A-4, le transistor a effet de champ de type PMOS est réalisé dans un
substrat totalement déplété. Ceci est obtenu par I'application d’'un potentiel électrique entre
le contact de diffusion P* et le contact N* connecté a Vbulk. Ce potentiel peut atteindre

plusieurs centaines de volts selon I'épaisseur du substrat N [59, 95, 96].

Lorsqu’une particule ionisante traverse le capteur, elle libére des charges dans le
substrat N". Ces charges se propagent jusqu'a la grille interne de type N* placée a ~1pm
sous la couche d’oxyde mince. Cette grille interne modulera le courant de drain du transistor
PMOS en fonction du nombre de charges collectées. Le puit N* (connecté a Reset) permet
de réinitialiser le dispositif en appliquant une tension de plusieurs dizaines de volts pour
évacuer les charges accumulées dans la grille interne [96]. Pour extraire les informations

délivrées par les pixels, le capteur a DEPFETS est associé a un microcircuit de lecture [19].

N

Actuellement un capteur & DEPFETs associé a son circuit de lecture présente une
contribution en bruit, un budget de matiére et une vitesse de lecture qui ne satisfont pas les
exigences du MVD [19].

A.1.5 Technologie de capteurs 3D

Y

La technologie 3D consiste & assembler de plusieurs circuits électroniques et a les
interconnecter. Les progrés des technologies d’amincissement et de connections des circuits
a semi-conducteurs permettent d’empiler un circuit de détection de particules, un circuit de
polarisation et d’amplification analogique et, un circuit de traitement de sighaux mixtes [20].

Ci-dessous, nous présentons un capteur d’infrarouges réalisé en technologie 3D [20].

Diodes

Capteur a infrarouges

technologie

avec une couche HgCdTe CMOS 0,25 pm
technologie

Circuit analogique CMOS 0,13 pm

Circuit numérique

Figure A-5: Vue en coupe d'un capteur d’infrarouge s en technologie 3D.

D’apres la figure A-5, chaque circuit constituant le capteur a infrarouge peut étre fabriqué
dans sa technologie de prédilection. Dans cet exemple, trois technologies sont combinées.
Un capteur & pixels de 30 um x 30 um qui détectent des rayons infrarouges par I'emploi
d’'une couche HgCdTe est connecté a des circuits en technologie CMOS submicronique qui
assurent le traitement des informations délivrées par le capteur [20, 97].
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Décrit par la figure A-6, les circuits empilés sont interconnectés par des "vias" et peuvent

échanger des informations.

Particule ionisante
1

Capteur 2D

Substrat semi-conducteur , |t Photo-détecteurs

Haute résistivité

Capteur 3D v

Figure A-6 : Comparatif entre les capteurs 2D et 3D

Cette technologie permet de combiner des technologies aux propriétés
complémentaires. Elle offre également la possibilité de miniaturiser les pixels en repoussant
les limites d'espace. En effet, 'empilement de circuits intégrés permet d’implémenter les
fonctionnalités de traitement de signal au sein de petit pixels (amplifications, Correlated
Double Sampling, CAN, sparsification, suppression de zéros, ...). Un capteur 3D permet de
s’affranchir des zones périphériques réservées aux circuits mixtes et numériques, qui

introduisaient autant de zones insensibles dans un détecteur pourvu de capteurs 2D.

En raison des différents avantages mentionnés précédemment, la technologie 3D est
particulierement intéressante pour les capteurs CMOS. Ces derniers pourront étre
interconnectés avec des circuits analogiques et numériques concu dans leur technologie
présentant les meilleures performances. Ceci se traduira par I'amélioration de la vitesse de
lecture avec la réduction des interconnexions véhiculant les signaux analogiques. Le budget
de matiere des capteurs sera également améliorer avec la disparition des zones insensibles

aux particules.
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A.2 Substrats des capteurs CMOS

La technologie CMOS AMSO035" est proposée avec deux types de substrat : substrats
avec couche épitaxiée ou de type Hi-res. Notons que certains fondeurs proposent également

la technologie SOI (Silicon On Insulator).
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Figure A-7 : (a) Vue en coupe d'un substrat avec co  uche épitaxiée, (b) vue en coupe d’'un

substrat Hi-res, (c) vue en coupe du substrat de la technologie SOI.

Les substrats des figures A-7 (a) et (b) se différencient par leur profil de dopage. La
majorité des capteurs CMOS développés au laboratoire IPHC utilisent un substrat avec une
couche épitaxiée (figure A-7 (a)). Lorsqu’une particule ionisante traverse ce type de substrat,
celle-ci libere plusieurs centaines de charges électriques dans la couche épitaxiée, épaisse
de ~10 um. Les charges libérées dans la couche P* se recombinent rapidement en raison
de la concentration élevée d'accepteurs. Cette couche P**, épaisse de 500-700 pum,
constitue également une barriére de potentiel qui réfléchit les porteurs minoritaires de charge
libérés dans la couche épitaxiée en direction de la couche électronique N* et P* (employée

pour I'intégration des composants électroniques : diodes, transistors, ...) [49].

Le substrat hautement résistif présenté en figure A-7 (b) est constitué de silicium
faiblement dopé (typiquement 10'® atome/cm®) pour réaliser une couche de type P, dont
I'épaisseur est typiqguement 500-700 um. Par l'absence de couche P**, aucun potentiel
minimal n’est réellement fixé dans le substrat lors de la polarisation du caisson N*. Le
substrat de type Hi-res dispose d’'une zone sensible aux particules ionisantes qui s’étend sur

toute I'épaisseur de la couche P'.

! AMS 035 : technologie CMOS de circuit intégrée dont la largeur de grille minimale est de

0,35 um, disponible chez Austria Mikro System International AG.
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La résistivité de la couche P est typiqguement de 8-12 Q.cm, ceci correspond a un niveau
de dopage de quelques 10™ atomes/cm®. Par ce niveau de dopage d’atomes de bore, la
durée de vie des porteurs minoritaires est estimée a environ 10 ps. A partir des
caractéristiques précédemment citées, le substrat Hi-res permet de collecter un grand
nombre de charges électriques libérées. Or celles-ci seront plus amplement diffusées par

rapport a un substrat a couche épitaxiée [38, 49].

La technologie SOI (Silicon On Insulator) dispose la couche de détection est isolée par
rapport a la couche électronique N* et P*. Cette approche permet de dépléter totalement le
substrat N* et de collecter plus de charges en profondeur. On améliore ainsi le rapport
signal a bruit par rapport aux deux autres types de substrat. Cette technologie demande des
phases de fabrication supplémentaires par rapport aux technologies standard, pour former la
couche de SiO,, dont I'épaisseur est typiquement de ~1 um et sur laquelle sont implémentés

les microcircuits électroniques [98].

Traditionnellement, dans I'imagerie de lumiére visible, les photons incidents doivent
d’abord traverser une couche de passivation et d’'interconnexions d’'une épaisseur de ~6um,
puis la couche électronique active de ~2 um avant d’'atteindre la couche épitaxiée P pour la
technologie AMS 0.35 um [38]. Le franchissement de cette succession de couches réduit
I'efficacité de détection des photons ou des particules de faible énergie. En amincissant le
substrat, la zone sensible aux particules jouxtant la couche électronique N* et P* peut étre
exposeée directement aux rayonnements. Ceci permet aux capteurs CMOS de détecter des
électrons accélérés de ~2 a 20 KeV [23]. Les capteurs CMOS auront alors un facteur de
remplissage (fill factor) de 100% et seront mieux adaptés pour leur application dans
'imagerie de Ilumiére visible ou de détection de particules de faible énergie. La
caractérisation d’'un capteur CMOS de taille réticulaire (2cm x 2cm) amincie a ~50 um a
démontré la capacité de détection de particules ionisantes du capteur avec une efficacité de

détection supérieure a 99% [99].
A.3 Principe de capture et de lecture d'images

A.3.1 Modes de capture des Capteurs CMOS

Les capteurs CMOS permettent deux modes de capture dimages. Le mode "cliché"
(Global Shutter ou Snapshot) représente la capture d’'une image complete par le capteur
dans une période d'enregistrement finie. Alternativement, nous trouvons le mode "volet

roulant” (Rolling Shutter), dans lequel la capture de I'image est décomposée en plusieurs
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enregistrements successifs. Cette méthode est avantageuse en termes de consommation
globale du capteur et est quasi dénuée de sur les "temps morts" introduits lors des périodes
d’enregistrements.

Dans la figure A-8, les chronogrammes décrivent les signaux pilotant une matrice de
3 x 3 pixels lors des captures d'image. Ces signaux proviennent d’'un microcircuit numeérique

de contréle situé en périphérie de la matrice (non représenté) [28].

Ordre de capture d'image

Phi, Phi, Phi, : ! !
LM‘ I—L‘ ligne O 0/0 O_/lI 0/2
Phiy 1 1t Phgt Lt | | |
[ S — . ligne1l || 1/0 1_/1' 12
Phi, 41 | } | T Phi; } } L t Phi, I I ]
[ I I ligne 2 || 210 2_/1' 212
T
Pw a1 | | ‘ Pw s . ‘ ‘ Matrice de pixels f
— H
f t t‘ t; L t‘ t‘ t; t; Vt Zone sensible aux /

particules ionisantes

Mode cliché Mode volet roulant

Figure A-8 : Mode de capture d'images dans les capt  eurs CMOS.

Avec le mode "cliché", I'ordre de capture d’'image est donné simultanément a tous les
pixels de la matrice. Présenté par la figure A-8, le capteur enregistrera I'image complete
durant la période [to-t;]. Lorsque les éléments sensibles aux particules sont activés pour la
capture d’'images, leurs consommations électriques individuelles s’additionnent. La matrice
passe ainsi par un pic de consommation Pw entre t, et t;. Durant la période
d’enregistrement, la signature électrique laissée par une particule ne sera pas traitée dans le
pixel. Ainsi, l'utilisation de ce mode introduit un "temps mort" de capture sur toute la zone

sensible, pendant lequel, les particules traversant le capteur ne seront pas détectées.

Avec le mode "volet roulant”, I'ordre de capture est envoyé successivement a chaque
ligne de pixels. On disposera alors de fragments d’'images prises a des instants différents.
Cette technique peut étre employée si la durée de capture est suffisamment courte face a
I'intervalle temporel moyen entre deux impacts de particules dans un méme pixel. Un
traitement numérique réalisé par un calculateur sera capable d'utiliser les fragments
d’'images pour retrouver la position et l'instant de passage d’'une particule ionisante [100].

Zn

Dans ce mode, la consommation Pw entre t, et t; est identique a celle du mode "cliché". Mais

elle sera répartie uniformément entre les deux instants, ce qui réduit les appels de courant
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d’'une matrice intégrant plusieurs centaines de milliers de pixels. La capture successive de
fragments d'image introduit des "temps morts" partiels sur la zone sensible. Or, a tout
instant, le capteur sera en mesure de détecter les particules car des pixels appartenant a

plusieurs lignes transmettront des informations relatives a I'impact d’une seule particule.

A.3.2 Cellules de mémorisation dans les pixels

Actuellement, la technologie CMOS permet d'intégrer des cellules de mémorisation au
sein des pixels. Il est donc envisageable d’enregistrer une succession d’'images dans les
pixels. Ce type de fonctionnement est applicable dans les modes "cliché" et "volet roulant”.
La figure A-9 présente une matrice de pixels intégrant 4 mémoires pouvant enregistrer des

images dans un intervalle de temps inférieur a la durée de lecture du capteur.

Phig, T T h Ph|00—| Py
Phig, T i}
Phig, ligne0 | 0/0 o1 0/2 i1~ J
N

oo |
Philo e i = Photodiode

12 ligne 1 1/0 11 1/2
Phiz iy iy 8 pixel
Phi,, 1L o
Phi : Phig,

22 ligne 2 2/0 2/1 2/2

Matrice de pixels

Figure A-9 : Méthode de capture d'images avec des p  ixels a plusieurs mémoires.

Durant la premiére capture d'image, la valeur du signal électrique délivré par la
photodiode est stockée dans la mémoire 0 a l'aide des commandes Phiyg. L'image suivante
est enregistrée dans la mémoire 1. Ce cycle se poursuivra jusqu'a la capture de la derniere
image dans la mémoire 3. Au terme des captures d’'images, les informations mémorisées
dans les différentes mémoires sont lues. Le nombre de mémoires intégrables dans un pixel
dépend de la technologie employée. Un prototype de pixels (25 pm x 25 um) a 4 mémoires a

été réalisé en technologie AMS 0,35 um.

Le temps de lecture est généralement le facteur limitant la vitesse de fonctionnement
des capteurs. Ainsi, I'enregistrement de plusieurs images au sein des pixels permet

d’'atteindre des intervalles temporels de capture de quelques centaines de ns [100, 101].

Nous présentons dans le paragraphe suivant les différentes méthodes de lecture

implémentées dans le capteur CMOS.
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A.3.3 Mode de lecture des Capteurs CMOS

La méthode de lecture employée pour extraire les informations de la matrice de pixels
définira la vitesse de lecture du capteur tel que le présente la figure A-10. La lecture série est
trés utilisé dans les capteurs d'imagerie de lumiere visible (photographie), tandis que
I'imagerie rapide et la détection de particules font appel a des capteurs implémentant une

lecture parallélisée qui bien est plus rapide que la lecture série [66, 102, 103].

Ordre de lecture

R AJ d'image R, Matrice de pixels
R > ligne O 0/0 0/1 0/2
b t
L Ry
R ligne 1 1/0 11 1/2
2 f B t R,

ligne 2 2/0 2/1 2/2
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(o]
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Ty
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=
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L1
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Q
| L—
/

S Sortie
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—_ Y
(@]
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1
L
7

t, t t

0 1 2

Figure A-10 : Représentation de la lecture parallél isée et série d'une matrice de pixels.

Lecture série : la commande RL, est activée. Des interrupteurs analogiques pilotés par
les commandes Rcp..2 connectent successivement chaque pixel d'une méme ligne sur
I'entrée de 'amplificateur AS. Une fois la ligne 0 lue, entre les instants t, et t, les sorties des
pixels de la ligne 1 seront connectées successivement sur I'entrée de I'amplificateur AS. Ce
cycle se poursuit jusqu'a la lecture compléte de la matrice.

Lecture parallélisée : les informations de tous les pixels d’'une méme ligne sont envoyées
simultanément aux amplificateurs de sorties AP. Lorsque la ligne 0 a été lue avec de
I'activation de Ry, la commande Ry ; est activée pour lire la ligne 1. Le cycle de lecture
activera successivement chaque commande Ryj.., pour lire toutes les lignes de la matrice.
Cette technique permet d’obtenir un gain de vitesse considérable par rapport a la lecture
série. Le choix entre une architecture a lecture série ou parallele dépendra principalement
des criteres de vitesse de lecture, de consommation, et de densité de pixels par cm?

imposées par le domaine d’application visée.
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B.1 Dessins physiques des pixels

Sw_rm1 @& & Sw_rm1 |

Sw_wm1 [ Sw_wm1 [

Sw_pwon & Sw_pwon [

Sw_rph | Sw_rph

Sw_wm?2 Sw_wm?2

Sw_rm2 | Sw_rm2

Out

(@) (b)

Figure B-1 : (a) Dessin physique du pixel intégrant le PhotoFET, (b) dessin physique du pixel
intégrant le PhotoFET simplifié.

Dans les dessins physiques des pixels intégrés dans Mimosa 13 présentés sur la
figure B-1, nous distinguons 4 parties :

- Partie 1 : dessin physique du PhotoFET et du PhotoFET simplifié.
- Partie 2 : dessin physique de la contre réaction.

- Parties 3 et 4 : dessins physiques des deux mémoires de courants.
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Figure B-2 : Vue en coupe d’un pixel.

La figure B-2 présente I'encapsulation des mémoires de courant dans une "cage de
Faraday" connectée a la masse (GND). Ceci permet de réduire la sensibilité des mémoires

de courant aux signaux numériques de commande des pixels (sw_r_ M1, sw_r_M2, ...).

B.2 Banc de test du circuit Mimosa 13

B.2.1 Photographie du banc de test

Générateur de fréquence

r E
Systéme d'acquisition de données

a——

Ordinateur de stockage
de données

Boitier opaqu et Mimosa13 L
ystéme de refroidissement

e =

Figure B-3 : Photographie du banc de test de Mimosa 13.
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B.2.2 Carte électroniqgue POWER_BOARD

Cette carte fournit les alimentations en énergie et les polarisations du banc de test.

O
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Figure B-4 : (a) Synoptique et (b) photographie de
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B.2.3 Carte électronique M13 PROXY

La carte M13 PROXY supporte la carte M13 BOARD et interface cette derniére avec le
systeme d’acquisition. L'ensemble M13 PROXY, M13 BOARD et le circuit Mimosa 13 est
installé dans le boitier opaque contenant le systéme de régulation thermique.
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| 3 33V a) | |
| | 2l (28] woumnbanea | Hsg|! [
| x| |ca T ; . | &< ]| |
| [ 5% S | Circuits logiques : | | S 8 | [
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L— —_== L—

(b)
Figure B-5 : (a) Synoptique et (b) photographie de  la carte M13 PROXY.
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B.2.4 Carte électronique M13 BOARD

La carte M13 BOARD présentée dans les figures B-6 (a et b) supporte le circuit
Mimosa 13 et les amplificateurs 1/U.
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I PIXEL |
| I vddaop | I
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I | 2 [gnd Tensions et %) | |
| I= courants §= |
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I | | |
: | vdda ampli. | | I :
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(b)
Figure B-6 : (a) Synoptique et (b) photographie de  la carte M13 BOARD.
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Tension d'entrée du
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Figure C-1 : (a) Organisation physique du CAN, (b)
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dessin physique du contréleur numérique.
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Figure C-2 : (a) Dessin physique du CNA, (b) dessin
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