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Resumen

En el presente Trabajo Fin de Grado, hemos llevado a cabo el diseño y desarrollo
de un sensor de imagen de alto rango dinámico con compresión logaŕıtmica y lectura
aśıncrona, utilizando diodos en región fotovoltaica. Este sensor presenta un proceso de
lectura aśıncrona innovador, el cual activa la lectura de los ṕıxeles cuando una señal
rampa global alcanza la tensión de circuito abierto producida por los diodos. Además, el
sistema incorpora un mecanismo de bloqueo que permite que los ṕıxeles, una vez léıdos,
dejen de consumir enerǵıa.

Los diodos en región fotovoltaica aportan una compresión natural del rango dinámico.
Esto nos ha permitido obtener estimaciones prometedoras de 140 dB de rango dinámico,
el cual, junto con valores competitivos de Fill Factor y pitch, colocan a nuestro sensor a
la vanguardia del sector.

Asimismo, nuestras proyecciones indican un consumo del sensor de tan solo 1.69 µW.
Por lo que hemos contemplado la posibilidad de incorporar un sistema de harvesting que
podŕıa aprovechar la enerǵıa generada por los diodos en fotovoltaica durante sus peŕıodos
de bloqueo. Esta innovación seŕıa particularmente relevante para las redes de sensores en
entornos IoT (Internet of Things), donde la eficiencia energética y la autosuficiencia son
prioritarias.

El logro de estos resultados no ha estado exento de desaf́ıos. Uno de los principales
obstáculos fue la adaptación de la arquitectura t́ıpica de comparador, utilizando un am-
plificador operacional de transconductancia (OTA) de dos etapas, a las especificidades de
nuestro dispositivo.

Para concluir, hemos efectuado simulaciones numéricas con el objetivo de corroborar
el desempeño de nuestro diseño, además de implementarlo a nivel de layout con miras a
su futura fabricación. Este paso subsiguiente nos brindará la oportunidad de constatar si
nuestro sensor de imagen se ajusta fielmente a las perspectivas prometedoras que nuestro
análisis sugiere. El presente trabajo constituye un cimiento sólido para el desarrollo de
sensores de imagen de alto rango dinámico con compresión logaŕıtmica y alta eficiencia
energética, los cuales se perfilan como componentes esenciales en áreas emergentes tales
como los sistemas de visión computarizada (Computer Vision Systems) y el IoT.
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3.1. Esquemático del pixel sin la comunicación con la periferia (Figura 3.3) . . 22
3.2. Cronograma del funcionamiento del pixel . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
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3.10. Simulación del comportamiento del comparador ante una señal rampa da-
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4.7. Gráfica de la tensión de circuito abierto (Voc) frente a la iluminación para

una configuración de un solo diodo y de doble diodo . . . . . . . . . . . . . 44
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CAPÍTULO 1

Introducción

1.1. Más allá del ojo humano: la innovación de los

sensores HDR

Desde la invención del primer sensor de imagen, el objetivo cardinal de la electrónica

ha sido simular el comportamiento del ojo humano. Las retinas biológicas poseen ventajas

destacables, como la eliminación de información redundante al cuantificar únicamente los

cambios de contraste en lugar del brillo absoluto. Además, su habilidad para proporcionar

un alto rango dinámico les permite percibir información en condiciones tanto de alta

como de baja luminosidad. No obstante, el rango dinámico ha resultado ser un atributo

desafiante para implementar electrónicamente, puesto que el ojo humano es capaz de

procesar instantáneamente hasta cinco órdenes de magnitud, y hasta ocho órdenes si se

permite un tiempo de adaptación a la retina [1].

Los sensores de imagen convencionales estaban considerablemente por debajo de estas

capacidades hasta la invención de los sensores de Alto Rango Dinámico (HDR) en 1993

[2]. Estos nuevos sensores replican la compresión logaŕıtmica innata a la señal de entrada

del ojo humano, permitiendo la captura de imágenes con un amplio rango de contraste.

Actualmente, disponemos de sensores HDR capaces de procesar un rango de iluminancia

de 1 a 20 millones (alrededor de 146 dB [3]), superando de manera significativa la sensibi-

lidad y el rango del ojo humano [1]. A diferencia de los sensores de bajo rango dinámico,
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2 1.2- Avances y evolución en la tecnoloǵıa de sensores de imagen

los HDR no necesitan controlar la apertura ni los tiempos de exposición, ya que cada ṕıxel

del sensor puede realizar su propia compresión logaŕıtmica de manera independiente al

resto de la matriz, evitando aśı la aparición de ṕıxeles subsaturados o sobresaturados.

1.2. Avances y evolución en la tecnoloǵıa de sensores

de imagen

Los sensores de carga acoplada (CCD, por sus siglas en inglés) [4] han sido la piedra

angular de la captura de imágenes electrónicas durante décadas. Estos sensores destacan

por su excelente calidad de imagen, gracias a su alta eficiencia cuántica y baja lectura

de ruido, es decir, que este tipo de sensores son muy eficientes convirtiendo la luz en

señal eléctrica. No obstante, los CCD tienen como desventaja que no pueden integrar

el procesamiento de la imagen en el mismo sensor, a diferencia de los sensores de óxido

metálico complementario (CMOS). Los sensores CMOS, por otro lado, ofrecen ventajas

significativas en términos de flexibilidad, capacidad de procesamiento de la información

y eficiencia energética. Por lo tanto, a pesar de la excelencia de los CCD en la captura

de imágenes, los sensores CMOS han ganado terreno y son la base de la mayoŕıa de los

sistemas modernos de captura de imágenes.

1.2.1. Sensores convencionales

Los sensores convencionales, como los Active Pixel Sensors (APS), se centran en sim-

plificar el ṕıxel para maximizar su Fill Factor (FF, proporción de la superficie total de un

ṕıxel que es sensible a la luz) y reducir su pitch (distancia entre los centros de dos ṕıxeles

adyacentes). Esto se hace para mejorar la resolución del sensor, aprovechando la mayor

parte de los fotones que llegan al detector. Los tipos más comunes de sensores śıncronos

incluyen el ṕıxel pasivo (PPS), que no incluye amplificación, y el sensor de ṕıxel activo

(APS), que śı la incluye.

El APS de tres transistores (3T-APS), representado en la Figura 1.1a, es un ejemplo

de un sensor sencillo. Su funcionamiento implica inicialmente el reseteo de un fotodiodo a
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una tensión dada mediante el uso de un transistor, para posteriormente aislarlo y medir

la corriente de fotogeneración apagando el transistor. La lectura de este tipo de ṕıxeles

se hace de forma śıncrona mediante un procedimiento que se denomina rolling-shutter.

Aunque es efectivo, puede producir distorsiones en objetos en movimiento debido a que

cada pixel dentro de una misma columna presenta un tiempo de exposición distinto.

Un avance significativo en este tipo de sensores es el APS de cuatro transistores (4T-

APS), representado en la figura 1.1b, el cual permite la lectura de los ṕıxeles estableciendo

el mismo tiempo de integración para todos los ṕıxeles de una misma columna (global

shutter). A pesar de este avance, seguimos teniendo un tiempo de integración diferente de

columna en columna. Los sensores convencionales pueden alcanzar velocidades de entre

30-60 cuadros por segundo (FPS) [5] con una calidad bastante considerable, lo que los

convierte en favoritos para aplicaciones de alta resolución.

MRReset

Vpix

MSF

FD

VDD

Msel

sel

colIph

(a) 3T-APS

MRReset

Vpix

FD

MTX

TX
Iph

MSF

VDD

Msel

sel

col

(b) 4T-APS

Figura 1.1: Posibles configuraciones del pixel APS

El fotodiodo juega un papel crucial en el funcionamiento de los sensores APS. Ejemplo

de ello es su uso en los ṕıxeles 3T-APS (Figura 1.1a). Inicialmente, el fotodiodo se resetea

a una tensión Vpix usando el transistor MR (Reset). Una vez aislado, la incidencia de la luz

en el mismo va a generar una fotocorriente que descarga la capacidad flotante que aparece

naturalmente debido al propio diodo y a la puerta del transistor MSF (Source Follower).

Esta corriente fluye en sentido contrario a la polarización de la unión pn del diodo, y en un

circuito cerrado, esta corriente puede utilizarse para alimentar un dispositivo electrónico

o descargar una capacidad.

El hecho de que el fotodiodo esté aislado significa que cualquier cambio en la corriente

que fluye a través de él (por ejemplo, debido a los cambios en la luz que cae sobre el
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mismo) hará que la tensión en el nodo de salida cambie. En el 3T-APS, cuando se activa la

lectura de un ṕıxel en una columna, se hace mediante el transistor Msel (Select) activando

la señal sel. El transistor MSF entonces transmitirá a col una señal de mayor o menor

voltaje dependiendo de la tensión suministrada a su puerta por el fotodiodo.

Finalmente, la tensión en la puerta deMSF y, por tanto, en la señal col, es inversamente

proporcional a iluminancia del fotodiodo durante el tiempo de exposición.

Esto es lo que permite a los ṕıxeles APS medir la intensidad de la luz: a mayor

iluminancia, más corriente genera el fotodiodo, más se descarga la capacidad flotante, y

menor es la tensión en la señal col cuando se lee el ṕıxel.

En el 4T-APS (Figura 1.1b) el proceso es similar, pero con una etapa adicional que

permite implementar el método de lectura global shutter. Para ello se introduce el transis-

tor MTX , el cual se utiliza para transferir la carga de los fotodiodos a una difusión flotante

(FD) en el mismo instante para todos los ṕıxeles de la misma columna, permitiendo aśı

eliminar las distorsiones que puedan producirse en los objetos en movimiento cuando

se utiliza el procedimiento de rolling-shutter. Este tipo de sensores suelen emplearse en

cámaras digitales, teléfonos móviles, drones o cámaras de alta resolución.

1.2.2. Sensores basados en eventos

Los sensores basados en eventos, comúnmente denominados sensores aśıncronos, están

diseñados para imitar de forma más precisa el funcionamiento de la retina humana [6].

A diferencia de los sensores convencionales, estos proporcionan un rango dinámico más

amplio, capturan datos de forma más eficiente y tienen una mejor capacidad de pro-

cesamiento. Su arquitectura particular hace que únicamente los ṕıxeles de la matriz que

detectan un evento produzcan información. Esta singularidad es la que da lugar a la deno-

minación de sensores aśıncronos. Estos eventos pueden incluir cambios en la luminosidad

con respecto a las mediciones previas o la superación de un umbral de referencia en la

intensidad de luz [7]. No obstante, la lectura de estos eventos puede realizarse de forma

tanto śıncrona como aśıncrona.

El primer pixel bioinspirado fue introducido por Fukushima [8], sin embargo, este se
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construyó con componentes discretos. No fue hasta 1994 que Mahowald [9] propuso la pri-

mera implementación de un pixel bioinspirado en un chip, gracias al avance significativo

que supuso en el campo de los sensores aśıncronos la introducción del protocolo de comu-

nicación AER [10]. En este sistema, un evento externo que afecta a un ṕıxel de la matriz

provoca la lectura del mismo a través de un bus horizontal y otro vertical compartidos.

Esto permite que la periferia del sensor se encargue de leer y procesar la información de

forma aśıncrona, mejorando la eficiencia de la captura de imagen, ya que solo se leen los

ṕıxeles que generan información. Debido a la posibilidad de solicitudes simultáneas en la

lectura de los ṕıxeles, se introdujo un elemento denominado arbitrador, que se encarga de

organizar el orden de lectura de los ṕıxeles.

En 2008, Lichtsteiner propuso el primer sensor Dynamic Vision Sensor (DVS) [11] que

detectaba el contraste temporal de cada ṕıxel. Este sensor implementaba el sistema AER,

y su principal caracteŕıstica era que solo se léıan los ṕıxeles de la matriz que variaban

en luminosidad con respecto a los valores previos. Esta estrategia permitió casi duplicar

el rango dinámico del pixel APS además de una optimización del consumo de enerǵıa

y recursos de procesamiento, ya que no es necesario leer toda la matriz de ṕıxeles en

cada frame. Aunque a costa de reducir el FF del pixel y aumentar su complejidad. Este

tipo de ṕıxel suele emplearse en sistemas de visión robótica, detección de movimiento,

videovigilancia avanzada o aplicaciones de visión computacional. Una modificación de

este ṕıxel, que también permite su utilización como ṕıxel APS, es el denominado DAVIS

[12] (Dynamic and Active Pixel Vision Sensor).

En 2003, Culurciello propuso el primer sensor tipo OCTOPUS [13], que se basa en la

codificación de los niveles de intensidad mediante un fotodiodo que integra carga hasta

alcanzar una cierta señal umbral que dispara un comparador y provoca la lectura del

pixel. Es por ello que este pixel ha sido empleado para detección de luz de alta precisión,

cámaras para astronomı́a o sistemas de visión robótica. Leñero [14] propuso una mejora

de este pixel, añadiendo la capacidad de autorresetearse y generar un tren de pulsos cuya

frecuencia es proporcional a la iluminación. Otros autores han propuesto optimizaciones

adicionales, como la medición directa del tiempo hasta que se genera el primer pulso

(Time to First Strike, TFS) [15], o el bloqueo del pixel una vez léıdo [16] para reducir su

consumo.
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Estas innovaciones y mejoras en los sensores aśıncronos han ampliado considerable-

mente las posibilidades de captura y procesamiento de imágenes, y son la base del trabajo

que se presenta en este documento.

1.3. Sensores con compresión logaŕıtmica

En el entorno de la imagen digital moderna, los escenarios donde la iluminación no

puede ser controlada fácilmente por el usuario son frecuentes. En estas situaciones, es

esencial el uso de cámaras con alto rango dinámico (HDR). Las aplicaciones que abordan

estas necesidades incluyen, por ejemplo, la conducción autónoma, donde el veh́ıculo nece-

sita visualizar la carretera, las señales de tráfico y a los peatones en una amplia gama de

condiciones de iluminación. Asimismo, en las aplicaciones de defensa a veces se utilizan

láseres para cegar a las cámaras, siendo imprescindible capturar imágenes de alto rango

dinámico rápidamente para mantener la seguridad.

A lo largo del tiempo, se han desarrollado diversas técnicas con el objetivo de abor-

dar el problema del rango dinámico en sensores APS, debido a su mayor simplicidad de

implementación. Una de estas técnicas es la de múltiples exposiciones, que implica la cap-

tura de varias imágenes de la misma escena con diferentes tiempos de exposición. Esta

técnica ha sido ampliamente utilizada en la fotograf́ıa debido a su simplicidad y eficacia.

Sin embargo, no es capaz de generar imágenes de muy alto rango dinámico, ya que esto

requeriŕıa un aumento significativo en el costo de almacenamiento al tener que guardar

cada vez un mayor número de frames.

Con el avance de la tecnoloǵıa, se han desarrollado técnicas alternativas como el método

Debevec [17], el cual utiliza un proceso conocido como mapeo de radiancia para generar

imágenes de mayor rango dinámico que las obtenidas mediante el método de múltiples

exposiciones.

Aunque estos métodos han demostrado ser eficaces en ciertos casos, presentan limita-

ciones y no son adecuados para todas las aplicaciones, puesto que encuentran dificultades

al manejar escenas dinámicas y requieren periodos de adquisición más extensos, además

de un procesamiento adicional de los datos.
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Para abordar estas limitaciones, se han desarrollado sensores CMOS con ṕıxeles HDR

que utilizan la compresión logaŕıtmica. La compresión logaŕıtmica permite a estos ṕıxeles

manejar una amplia gama de intensidades de luz mientras se mantiene la calidad de la

imagen, como podemos observar en la Figura 1.2.

Figura 1.2: Comparativa entre las funciones de conversión optoeléctricas lineal y logaŕıtmi-
cas. Podemos observar que para un mismo rango de salida, la OECF logaŕıtmica compri-
me el rango dinámico, evitando aśı ṕıxeles sobresaturados. Un modelo más realista de la
OECF logaŕıtmica es la representada en ĺınea azul continua, ya que solo se anula para
valores nulos de luminosidad.

Los ṕıxeles HDR logran esta respuesta logaŕıtmica utilizando un diseño que incorpora

un transistor MOS junto a un diodo de unión pn en inversa (Figura 1.3). En condiciones

normales, la relación entre la corriente y la tensión en un transistor MOS es lineal o

cuadrática. Sin embargo, para valores bajos de VGS, esta relación se vuelve exponencial.

Esta zona de operación, conocida como inversión débil, es en general indeseable en el

diseño de circuitos con transistores MOS (excepto con objetivos de minimizar consumos),

pero en este caso se utiliza para obtener la respuesta logaŕıtmica deseada.

Este dispositivo puede ser modelado por la siguiente ecuación:

ID = ISe
VGS−VT

ηUT (1.1)

donde UT es la tensión térmica, que suele tener un valor de 26mV a 300K, VT es

la tensión umbral con valor t́ıpico comprendido entre 200mV y 1V, y η es el factor de
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pendiente subumbral, el cual suele tener un valor comprendido entre 1 y 2.

VDSVGS

VDD

C
+

−
VoIph

VGS = VDD − Vo (1.2)

Iph = ISe
VGS−VT

ηUT (1.3)

Vo = VDD − VT︸ ︷︷ ︸
VoQ

− ηUT ln

(
Iph
IS

)
︸ ︷︷ ︸

∆Vo

(1.4)

Figura 1.3: Fotorreceptor logaŕıtmico en el que se impone que la corriente entre los ter-
minales del transistor NMOS sea la fotocorriente del diodo, ID = Iph, de tal forma que
la tensión Vo nos proporciona el logaritmo natural de la intensidad luminosa. Podemos
observar que vamos a obtener un valor de tensión constante VoQ y otro variable con la
iluminación ∆Vo.

Este tipo de sensores tiene limitaciones para alta y baja intensidad luminosa. Si hay

una alta generación de fotocorriente, existe el riesgo de que aumente VGS hasta llegar a

VT , haciendo que el transistor pase de la región de inversión débil a la región óhmica,

donde la respuesta deja de ser logaŕıtmica. A pesar de esta limitación, los ṕıxeles HDR

pueden proporcionar una respuesta logaŕıtmica a la intensidad de la luz con una precisión

razonable en un rango de hasta 7 órdenes de magnitud. En el caso de baja iluminación,

la dark current (corriente producida por la agitación térmica en el fotodiodo) puede

introducir ruido en la imagen, limitando el rendimiento del ṕıxel en condiciones de poca

luminosidad. Otra de las limitaciones de estos dispositivos es que el voltaje de salida,

dado por la Ecuación 1.4, presenta un muy bajo rango de variación. En concreto, para

condiciones de máxima luminosidad, con IS ∼ 1 pA y Iph ∼ 1 nA, obtenemos ∆Vo ∼ 0.2V.

Por lo tanto, esta configuración requerirá de etapas adicionales de amplificación.

Teniendo en cuenta estas limitaciones, la OECF se podŕıa aproximar con la siguiente

ecuación [18]:

VGS = aph + bph ln(Iph + cph) (1.5)

donde aph = VT − ηUT ln(IS) se puede interpretar como una tensión de offset, bph =

ηUT es la ganancia y cph = IDark es el valor de la iluminación a 3 dB. Variaciones en

estos parámetros debido al mismatch natural que surge en el proceso de fabricación de
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los transistores, requiere de tratamientos individuales de cada pixel mediante algoritmos

dedicados [19].

Uno de los desaf́ıos clave en el rendimiento de los ṕıxeles HDR y APS es el image

lag. Este fenómeno se manifiesta cuando una intensa fuente de luz en movimiento deja a

su paso una traza residual de niveles de gris, de manera similar a la cola de un cometa.

La presencia de este efecto resulta particularmente notable en momentos donde ocurren

transiciones abruptas de la iluminación. Para contrarrestar este problema, se incorpora

un mecanismo de reseteo en el diseño del pixel HDR. Este reseteo permite al sensor

olvidar la iluminación previa y prepararse para la captura de la siguiente imagen en

condiciones óptimas. Durante el reseteo, se reconfigura el transistor logaŕıtmico del pixel

HDR para restablecer el voltaje del condensador a un nivel de referencia predeterminado.

Este proceso es esencial para mantener la calidad de la imagen y mejorar la respuesta del

sensor ante los cambios de luminosidad.

En resumen, los ṕıxeles HDR representan una solución prometedora para la captura de

imágenes de alto rango dinámico en una variedad de aplicaciones dif́ıciles. Su capacidad

para adaptarse a una amplia gama de condiciones de iluminación los hace especialmente

adecuados para situaciones en las que la iluminación no puede ser controlada fácilmente.

1.4. Tone Mapping

La captura de imágenes HDR representa una técnica atractiva y realista, ya que per-

mite conservar la información completa sobre los valores de luminancia en la escena para

cada ṕıxel. Sin embargo, este enfoque requiere el desarrollo de un flujo de trabajo com-

pleto para el procesamiento de imágenes y v́ıdeos HDR, desde la adquisición hasta la

visualización. El problema principal radica en cómo reproducir la apariencia de la escena

utilizando medios con rango dinámico muy limitado, como impresiones f́ısicas, pantallas

CRT/LCD o proyectores. Para resolver este problema, se han desarrollado los denomina-

dos operadores de mapeo de tonos (tone mapping). Estos se encargan de la reducción de

contraste desde los valores de la escena a rangos visualizables, preservando los detalles de

la imagen.
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Figura 1.4: Figuras realizadas con el software MATLAB empleando la función tonemap
y localtonemap. En la primera fila podemos observar la imagen original junto con su
histograma de luminancia, en el que se representa el valor de luminancia en el eje de
abscisas y el número de ṕıxeles en el eje de ordenadas. En la segunda fila observamos la
imagen resultante del proceso de tone mapping global junto con su nuevo histograma y
en la tercera fila aplicamos un proceso de tone mapping local

En términos generales, el mapeo de tonos se fundamenta en la premisa de asignar la

mayor proporción del rango dinámico perceptible a aquellos intervalos de luminancia que

se encuentran representados por una mayor cantidad de ṕıxeles en la escena, lo cual implica
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una cierta compresión para los intervalos de luminancia que están menos representados.

Este hecho puede ser constatado al comparar los histogramas de luminancia de una imagen

HDR y de su resultado tras aplicar un tone mapping de tipo global, Figura 1.4a. Los

operadores de mapeo de tonos pueden ser globales o locales. Los operadores globales, que

son funciones no lineales basadas en los parámetros de la imagen, son rápidos y sencillos,

pero pueden causar pérdida de contraste. Por otro lado, los operadores locales calculan

un nuevo valor para cada ṕıxel dependiendo de su entorno y luego se aplica un mapeo

global. Estos operadores son generalmente más complejos y pueden producir imágenes

poco realistas. Podemos observar la diferencia entre ellos en la Figura 1.4a.

En resumen, la tarea principal del mapeo de tonos es reducir la profundidad de bits de

una imagen para su almacenamiento y visualización. Para ello se suelen emplear funciones

de transferencia de tipo logaŕıtmicas, Figura 1.4b, puesto que su resultado resulta más

agradable al ojo humano. Esto no es necesario para aplicaciones de visión por máquina,

donde generalmente es más eficiente procesar directamente un mapa de radiación de

amplia profundidad de bits. La elección del operador de mapeo de tonos depende de la

aplicación y del tipo de dispositivo de visualización. La selección cuidadosa del operador y

sus parámetros puede ayudar a evitar artefactos visuales y a mantener la apariencia f́ısica

de la escena, a la vez que se adapta a las capacidades actuales y futuras de los métodos

de visualización.

1.5. Objetivos del trabajo

El estudio y desarrollo realizado representa un avance natural en el diseño de sensores

de imagen, al introducir un sensor logaŕıtmico con lectura aśıncrona que emplea diodos

en región fotovoltaica, en lugar de un fotorreceptor logaŕıtmico. Esta innovación ofrece

múltiples beneficios directos, como la reducción del espacio al eliminar la necesidad de un

transistor logaŕıtmico y una mayor eficiencia energética, dado que la etapa receptora no

solo deja de consumir enerǵıa, sino que la genera. Además, existen ventajas adicionales en

v́ıas de investigación, como una disminución adicional del ruido y una mayor sensibilidad

en condiciones de baja iluminación en comparación con el fotorreceptor logaŕıtmico.
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En trabajos anteriores, se ha explotado la matriz natural de diodos en sensores de

imagen para alternar su funcionamiento entre inversa (para la detección de iluminación)

y fotovoltaica (como células fotovoltaicas para almacenar enerǵıa) [20]. Asimismo, existen

estudios donde se ha reemplazado exitosamente la etapa fotorreceptora logaŕıtmica por

el uso de diodos en fotovoltaica en un sensor aśıncrono [21]. No obstante, este trabajo

se distingue de los anteriores al proponer una alternativa en la lectura de la matriz de

ṕıxeles, utilizando una señal rampa descendente global a todos los ṕıxeles. De forma que

cuando esta señal alcanza la tensión de cualquier ṕıxel, se activa su lectura. Esto permite

la lectura aśıncrona de forma autónoma de todos los ṕıxeles de la matriz mediante el

protocolo AER, lo cual supone una mejora en la velocidad de lectura.

La metodoloǵıa seguida para el desarrollo del sensor de imagen, el cual se detallará en

los caṕıtulos subsiguientes, comprende las siguientes etapas:

1. Concepción inicial de la arquitectura del ṕıxel: Se llevó a cabo el diseño

completo de la arquitectura del ṕıxel, abarcando tanto la parte digital como la

adaptación del diseño del comparador para adecuarlo a las especificidades de este

diseño en particular.

2. Simulación de la interacción del ṕıxel con su periferia: Se llevaron a cabo

simulaciones detalladas del funcionamiento del ṕıxel en conjunto a su periferia,

permitiendo una evaluación precisa de su rendimiento.

3. Diseño del layout del pixel y de su matriz de ṕıxeles: Se creó el layout tanto

del ṕıxel como de la matriz de ṕıxeles, con el objetivo de lograr un tamaño de ṕıxel

inferior a 21 µm× 21 µm.

4. Simulación post-layout : Finalmente, se realizaron simulaciones post-layout para

validar el diseño y verificar el correcto funcionamiento del mismo.



CAPÍTULO 2

Marco teórico

2.1. Diodos de unión pn

2.1.1. Diodo en equilibrio

Iniciaremos nuestro estudio con el diodo pn [22] en estado de equilibrio, es decir, sin la

aplicación de un voltaje externo (ver Figura 2.1). Este diodo se compone de dos secciones

de silicio: una sección tipo n, dopada con impurezas donadoras (cátodo), y otra de tipo p,

dopada con impurezas aceptoras (ánodo). Al poner en contacto ambas secciones, vamos a

tener un exceso de electrones en la región tipo n y un exceso de huecos en la región tipo

p. Esta discrepancia en las concentraciones de portadores genera una corriente de difusión

que busca nivelar el gradiente de concentración.

No obstante, la aniquilación de un electrón o un hueco deja un ion positivo o negativo,

respectivamente, tras de śı, debido al átomo donador o aceptor con el que está dopada

cada sección. Como resultado, se forma una región de deplexión en la interfaz entre las

dos secciones, caracterizada por la ausencia de portadores libres. Esta región alberga

un campo eléctrico generado por los iones de las impurezas dopantes, el cual se opone

al campo eléctrico intŕınseco creado por el gradiente de concentraciones. Por lo tanto,

después de un tiempo suficientemente largo, se alcanzará un estado de equilibrio en el

que el campo eléctrico producido por la región de deplexión es lo suficientemente intenso

como para contrarrestar completamente la corriente de difusión inicial.

13



14 2.1- Diodos de unión pn

n p

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

JD

(a) Corriente de difusión

n p

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

−
−
−
−
−

JD

(b) Acumulación de iones

n p

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

+
+
+
+
+

−
−
−
−
−

−
−
−
−
−

JD

E

(c) Región de deplexión

ánodo
p

cátodo
n

ID

Figura 2.1: Formación de la región de deplexión en un diodo de unión pn

2.1.2. Diodo en inversa

Tras analizar el diodo en equilibrio, podemos explorar zonas de operación más relevan-

tes en términos prácticos. Comenzaremos aplicando un voltaje al diodo de tal manera que

la tensión positiva se dirija al cátodo y la negativa al ánodo (ver Figura 2.2). En la prácti-

ca, la aplicación de esta diferencia de potencial equivale a establecer un campo eléctrico

en la misma dirección que el campo intŕınseco de la región de deplexión. Por lo tanto,

estamos potenciando este campo eléctrico, lo cual solo es posible si la carga que genera

el campo, es decir, los iones aceptores y donadores, es mayor. De este modo, podemos

deducir que la región de deplexión aumentará con el voltaje aplicado en inversa. Debido

al aumento de la región de deplexión y del campo eléctrico que se opone a la corriente de

difusión, está claro que la corriente será prácticamente nula en esta región de operación.

2.1.3. Diodo en directa

La aplicación de un voltaje externo con el terminal positivo conectado al ánodo y el

negativo al cátodo (Figura 2.2) modifica la dinámica de la región de deplexión. En este

escenario, el potencial de la región de deplexión disminuye, lo que conduce a una reducción

en su tamaño. A diferencia del caso anterior, la corriente de difusión se ve reforzada por

el voltaje externo. De hecho, la disminución del tamaño de la región de deplexión resulta
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Figura 2.2: Configuración de la unión pn en directa y en inversa

en una intensidad en el diodo que se puede describir mediante la siguiente ecuación:

ID = IS
(
eV/UT − 1

)
(2.1)

donde la corriente IS es la corriente de fuga, la cual suele tener un valor inferior a 1 µA.

La caracteŕıstica exponencial surge de que la concentración de portadores minoritarios a

lo largo de cada sección sigue también una ley aproximadamente exponencial.

2.1.4. Fotogeneración

Cuando un fotón con enerǵıa suficiente impacta en la superficie del diodo, este tiene

la capacidad de liberar electrones previamente ligados, generando pares electrón-hueco.

Si este proceso tiene lugar dentro de la región de deplexión (ver Figura 2.3), el campo

eléctrico interno logra separar a los portadores, dirigiéndolos hacia las regiones donde estos

son mayoritarios. De esta forma, se evita la recombinación y se obtiene una corriente neta

que fluye en dirección opuesta a la corriente natural del diodo.

En cambio, si este proceso ocurre fuera de la región de deplexión, es muy probable

que los portadores minoritarios se recombinen antes de llegar a dicha región. De hecho,

la probabilidad de recombinación aumenta exponencialmente con el tiempo, de forma

que, si pasado un cierto periodo de tiempo denominado tiempo de vida media este no

ha conseguido llegar a la región de deplexión, el portador se recombinará. Este problema
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Figura 2.3: Proceso de fotogeneración en la región de deplexión

puede mitigarse usando el diodo en polarización inversa. En este estado, la región de

deplexión se expande, disminuyendo la probabilidad de que la interacción ocurra fuera

de ella. Además, cuanto más negativa sea la diferencia de potencial, más intenso será

el campo eléctrico externo, mejorando la eficiencia de recolección fuera de la región de

deplexión. Ya que los portadores se movilizan más rápidamente hacia las zonas donde son

mayoritarios, evitando aśı su recombinación. Por esta razón, la configuración del diodo en

inversa es la opción preferida en el diseño de detectores de radiación.

2.1.5. Fotovoltaica

Como hemos visto en la sección anterior, cuando ocurre el proceso de fotogeneración

en un diodo de unión pn, surge una corriente en sentido opuesto a la obtenida en la

Ecuación 2.1, de tal forma que podemos expresar la corriente neta del diodo como:

ID = IS
(
eV/UT − 1

)
− Iph (2.2)

donde Iph es la corriente de fotogeneración y su valor es proporcional a la intensidad de

la luz que incide sobre la superficie del diodo. La representación de esta corriente frente

al voltaje aplicado para distintos valores de Iph podemos observarla en la Figura 2.4.

Como se mencionó anteriormente, el fotodiodo se utiliza comúnmente en inversa, con-

figuración que se corresponde con el tercer cuadrante de la Figura 2.4. En este cuadrante,

la potencia P = V I es positiva, lo que indica que un fotodiodo en esta configuración

consume enerǵıa. Sin embargo, al aumentar la fotocorriente, se desbloquea una región
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V

ID

Iph P < 0

Inversa Directa

Figura 2.4: Caracteŕıstica I/V de la unión pn

adicional en el cuarto cuadrante, conocida como la región fotovoltaica. Esta es la única

región donde la potencia es negativa, lo que indica que el diodo está generando enerǵıa.

Esta región es de particular interés en aplicaciones de células solares o fotovoltaicas.

En nuestra configuración, el diodo se conectará a la puerta de uno de los transistores

del par diferencial del comparador, que es un nodo de alta impedancia. Por lo tanto,

después de un cierto tiempo transitorio, la intensidad ID será prácticamente nula. En este

caso, se dice que el diodo proporciona la tensión de circuito abierto:

Voc = UT ln

(
Iph
IS

)
(2.3)

La tensión de circuito abierto es la máxima tensión que el dispositivo puede proporcio-

nar en esta región de operación [23]. En este estado, los portadores generados por la luz

comienzan a acumularse en los extremos del dispositivo, ya que no tienen a dónde ir. Esto

lleva a un aumento en la corriente de difusión hasta que esta se iguala con la fotocorriente,

alcanzando un estado estacionario. Sin embargo, esta acumulación de portadores en los

extremos del diodo genera una diferencia de tensión que se traduce en un campo eléctrico

opuesto al creado por la región de deplexión. Esto debilita el campo eléctrico intŕınseco,

reduciendo la anchura de la región de deplexión.

Como se puede apreciar en la Ecuación 2.3, el diodo en esta región de operación pro-

porciona una compresión logaŕıtmica del rango dinámico sin la necesidad de transistores

MOS operando en inversión débil. Por lo tanto, la respuesta logaŕıtmica es proporcionada

directamente por el diodo, eliminando la dependencia de etapas adicionales. Esto resulta
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en una respuesta más predecible y que no requiere de mecanismos de control para asegu-

rar la compresión logaŕıtmica. Además, la potencia requerida es menor en comparación

con un fotorreceptor logaŕıtmico, ya que la etapa, además de producir potencia en vez de

consumirla, no necesita un voltaje fijo para aplicar el reseteo del ṕıxel a la hora de evitar

el image lag. En su lugar, basta con cortocircuitar el diodo, permitiendo que se descargue.

El rango dinámico en este tipo de dispositivos suele ser demasiado amplio para muchas

escenas, lo que se hace imprescindible el uso de tone mapping para mejorar la visualización.

Se han reportado rangos dinámicos de hasta 140 dB utilizando esta configuración, pero

la tecnoloǵıa puede alcanzar cifras aún mayores debido a la ausencia de problemas de

saturación (full well capacity) [24]. Es decir, a diferencia de los dispositivos CMOS que

emplean los condensadores presentes en los terminales de puerta, en esta configuración no

existe un ĺımite en la capacidad de acumular carga. Por último, tenemos otras ventajas

frente a la etapa fotorreceptora logaŕıtmica, como una respuesta más uniforme ante las

fuentes de ruido introducidas por los transistores (ruido térmico, Flicker y de disparo)

y una drástica reducción del Fixed pattern noise (FNP), al no depender de la corriente

de polarización del transistor MOS, o un mejor comportamiento en condiciones de baja

iluminación al presentar una menor dark current.

2.2. Rango dinámico

En una escena capturada por un sensor, los objetos son iluminados por una fuente de

luz incidente. Las superficies de estos objetos alteran las propiedades de la luz, incluyendo

su dirección, longitud de onda, polarización y el número de fotones emitidos, en función

de su emisividad. Desde la perspectiva del sensor, cada punto en la escena se percibe

como una fuente de luz puntual, lo que significa que el rango dinámico se define como el

espectro de luminosidad que abarca la iluminación de todos estos puntos.

El rango dinámico (DR, por sus siglas en inglés) puede ser definido como el cociente

entre los valores máximos y mı́nimos de iluminación que pueden ser medidos.

DR(dB) = 20 log10

(
DRHigh

DRLow

)
(2.4)
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Figura 2.5: Representación del rango dinámico desde el punto SNR=1 y saturación, y
definición del SNR como la diferencia entre la señal y el ruido

El valor mı́nimo en la Ecuación 2.4 viene dado por el valor a partir del cual la señal

tiene la misma intensidad que el ruido, de forma que por debajo de este nivel no podemos

diferenciar una del otro. Si definimos el cociente señal ruido (SNR) como el cociente entre

la señal y el ruido, podemos definir matemáticamente este punto como aquel en el que se

cumple que SNR = 1 (ver Figura 2.5). Las fuentes de ruido que afectan al rango dinámico

son, entre otras: el ruido térmico, el ruido Flicker, el ruido de reseteo, la dark current,

el ruido de disparo (shot noise) o el FNP. Dentro de las posibles fuentes de ruido, los

más limitantes son los tres últimos, donde el FNP da cuenta de la diferencia entre ṕıxeles

debido al proceso estocástico de fabricación y el shot noise da cuenta del ruido intŕınseco

de la luz debido a su naturaleza cuántica. Cabe destacar que los ruidos generados por la

agitación térmica como el ruido térmico o la dark current crecen exponencialmente con

la temperatura, por lo que el rango dinámico decrece para temperaturas crecientes.

El valor máximo se define como aquel a partir del cual los ṕıxeles entran en saturación,

es decir, el valor de luminosidad a partir del cual los ṕıxeles alcanzan su máximo valor de

salida posible.

2.3. Eficiencia cuántica

La generación de pares electrón-hueco, visto en secciones anteriores, es un proceso

cuántico que depende de la interacción de los fotones con los electrones y los huecos,

siendo estos últimos, part́ıculas virtuales. Se pueden definir entonces dos tipos de eficiencia

cuántica:
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Eficiencia cuántica externa (EQE): el cociente entre el número de electrones gene-

rados y el número de fotones incidentes durante un tiempo de exposición dado.

EQE =
electrones/s

fotones/s

Eficiencia cuántica interna (IQE): el cociente entre el número de electrones generados

frente al número de fotones absorbidos por el material.

IQE =
electrones/s

fotones absorbidos/s

En la práctica, la IQE suele ser mayor que la EQE, ya que no todos los fotones que inciden

en un dispositivo son necesariamente absorbidos y convertidos en portadores de carga.

Si tenemos en cuenta los procesos de recombinación, tendremos que estos provocan

una disminución de la eficiencia cuántica donde la recombinación es más probable, es

decir, fuera de la región de deplexión. El proceso de fotogeneración es en general un

proceso complejo que también depende de la longitud de onda de los fotones incidentes,

como podemos ver en la Figura 2.6. De tal forma que fotones con mayor longitud de onda

presentan menor probabilidad de interaccionar por efecto fotoeléctrico, haciendo necesario

mayor sección de Si para recolectarlos.
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Figura 2.6: Efecto de la longitud de onda en la eficiencia cuántica. Usando una ilumina-
ción puntual, vemos como la eficiencia cuántica es mayor en la zona de deplexión y va
decreciendo en las secciones dopadas. Además, la radiación con mayor longitud de onda
tiene mayor poder de penetración
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Análisis, simulaciones y resultados

3.1. Arquitectura del pixel

En el siguiente caṕıtulo, nos enfocaremos en explicar y analizar la estructura del ṕıxel

propuesto. La Figura 3.1 muestra el esquemático del ṕıxel, excluyendo la sección de co-

municación con la periferia, que se discutirá más adelante. Esta sección se conecta al ṕıxel

a través de la conexión comp. Si observamos el cronograma de las señales más relevantes

durante una lectura del ṕıxel (Figura 3.2), notamos que inicialmente el diodo proporciona

una tensión de circuito abierto Voc, que es fija y está determinada por la intensidad lu-

minosa. Mientras la señal rampa suministrada al otro terminal del comparador tenga un

voltaje superior a Voc, el comparador mantendrá un estado lógico alto. Esta señal puede

implementarse fácilmente en la práctica mediante un convertidor digital-analógico (DAC).

Cuando la señal rampa alcanza la tensión de circuito abierto del diodo, el comparador

se activa, produciendo un estado lógico bajo que se suministra al circuito lógico del RS

Latch.

La Tabla 3.1 muestra la tabla de verdad del RS Latch. Este es un dispositivo que

almacena un estado anterior hasta que se activa la señal de Reset, la cual reinicia la

operación del dispositivo. Para establecer un estado inicial estable, hacemos que Reset-pix

comience con un estado lógico alto, que se traduce en un nivel de Reset bajo después

de pasar por el inversor lógico que alimenta al RS Latch. Esta condición, junto con el

hecho de que inicialmente la tensión de la señal rampa siempre será superior a la tensión

21
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Figura 3.1: Esquemático del pixel sin la comunicación con la periferia (Figura 3.3)

suministrada por el diodo (es decir, el comparador alimenta al dispositivo con un nivel

de Set alto), resulta en un estado alto de la señal de salida lock. Es esencial asegurar un

estado inicial fijo en este dispositivo para evitar un estado inestable en el que la salida no

está definida y, por tanto, en el que se consume una gran cantidad de potencia. Cuando la

señal Reset-pix cambia a un estado bajo, el Reset conmuta a un estado alto, lo que hace

que el RS Latch mantenga el estado anterior sin modificar su salida.

Set (S) Reset (R) Q

0 0 Inválido
0 1 0
1 0 1
1 1 Mantiene

Tabla 3.1: Tabla de verdad del RS latch diseñado con puertas NAND

Cuando el comparador se activa, pasamos a un nivel de Set bajo y un nivel de Reset

alto, lo cual provoca que la señal lock conmute a un estado bajo (Tabla 3.1). Esta señal se

suministra a su vez a la puerta NOR de entrada, cuyo funcionamiento se puede observar

en la Tabla 3.2. La puerta NOR solo suministra un nivel lógico alto cuando ambas entra-

das están en un estado bajo, es decir, cuando el comparador ha sido activado. Esta señal

se alimenta a la puerta de un transistor NMOS, el cual solo se activa ante niveles lógicos

altos. Los transistores actúan como interruptores lógicos, comportándose como abiertos

cuando están desactivados y como cortocircuitos cuando están activados. Por lo tanto,

cuando el comparador conmuta, hace que el diodo se cortocircuite a tierra en ambos ter-



CAPÍTULO 3- Análisis, simulaciones y resultados 23

Reset-pix

lock

comp

Req-y

Req-x

Ack-y

ramp
Voc

Reset-y

Reset-x

tint treset

tread

Figura 3.2: Cronograma del funcionamiento del pixel

minales, permitiendo la descarga de los portadores fotogenerados y reduciendo la tensión

Voc a 0V. Se elige un NMOS en lugar de un PMOS porque los primeros transmiten más

eficientemente niveles lógicos bajos cuando están activados, mientras que los segundos son

más eficientes transmitiendo niveles lógicos altos.

A B AND NAND NOR

0 0 0 1 1
0 1 0 1 0
1 0 0 1 0
1 1 1 0 0

Tabla 3.2: Tabla de verdad de las puertas AND, NAND y NOR

Finalmente, el comparador vuelve a un estado lógico alto al hacer que la tensión de

circuito abierto esté de nuevo por debajo de la tensión de la señal rampa. Este cambio se

traslada al RS Latch, haciendo que mantenga al diodo cortocircuitado y manteniendo el

nivel de lock en un estado bajo, ya que tiene un nivel Set y Reset altos.

Una vez que todos los ṕıxeles de la matriz han sido léıdos, se activa nuevamente el
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Figura 3.3: Esquemático de la comunicación con la periferia del pixel. Las dimensiones
de los transistores W (µm)

L(µm)
son: M1 = 0.45/0.18, M2 = 2/0.18, M3,4 = 1.6/0.18, y están

elegidas para que los transistores responsables de las peticiones sean capaces de vencer la
carga capacitiva asociada a una fila o a una columna de 128 ṕıxeles

Reset-pix, lo que resulta en un estado alto de lock. Esto áısla a los diodos, permitiéndoles

volver a proporcionar la tensión de circuito abierto. Para que esto sea posible, también

es necesario reiniciar la señal rampa. De esta manera, aunque el diodo produzca una Voc

alta, el comparador seguirá manteniendo un estado alto, lo que permite mantener la señal

lock con el diodo aislado.

Esta metodoloǵıa permite que los primeros ṕıxeles en ser léıdos sean aquellos con

mayor enerǵıa, los cuales tendŕıan un tiempo de integración tint, como se muestra en

la Figura 3.2. Puesto que estos ṕıxeles son los que más contribuyen a la imagen final,

si fuera necesario acelerar el proceso de lectura, esto seŕıa posible prescindiendo de los

ṕıxeles menos energéticos. Además, esta metodoloǵıa también nos permite la posibilidad

de implementar una etapa de recolección de enerǵıa (harvesting). Esto es posible porque

los ṕıxeles que producen más enerǵıa son los que podŕıan contribuir durante más tiempo

a la autosuficiencia del sistema, ya que tienen un treset mayor (tiempo que permanecen

cortocircuitados hasta el reinicio del ṕıxel) [25].

Ahora que hemos comprendido el funcionamiento principal del ṕıxel, podemos pasar

a explicar la comunicación con la periferia, tal como se muestra en la Figura 3.3, y el

funcionamiento del protocolo AER que este implementa. El elemento principal de la pe-

riferia es el transistor PMOS que se encuentra en la esquina superior izquierda, ya que

este controla cuándo se env́ıan las solicitudes de lectura. La puerta de este transistor está

controlada por una puerta NAND, cuya tabla de verdad se muestra en la Tabla 3.2. Esta
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Figura 3.4: Ejemplo de funcionamiento del protocolo AER

puerta solo activa el transistor PMOS cuando su salida es un nivel bajo, lo cual ocurre solo

cuando tanto la señal lock como la inversa de la salida del comparador están en un estado

alto, es decir, justo cuando se dispara el comparador. Aunque las señales mostradas en el

cronograma de la Figura 3.2 parecen no presentar retraso, en realidad existe un pequeño

retraso desde que el comparador conmuta hasta que esta información llega al RS Latch,

lo que provoca la conmutación de la señal lock. Este retraso se debe a las capacidades

parásitas inherentes al circuito. Para evitar solicitudes de ṕıxeles ya léıdos, el transistor

PMOS solo se activa durante este pequeño intervalo de tiempo entre retrasos, lo que hace

necesario el uso de un condensador para mantener el nivel de la señal.

La señal mantenida por el condensador se pasa a través de un buffer para regenerar

la señal y asegurar que el transistor que solicita la lectura de la fila y, Req-y, se active

correctamente. Cuando la fila y ha sido léıda por la periferia, se recibe la señal Ack-y en

un estado alto, lo que provoca que la señal Req-x conmute a un estado bajo, solicitando la

lectura de la columna x. Una vez que se han léıdo ambas coordenadas del ṕıxel, se activan

las señales Reset-x y Reset-y correspondientes a las coordenadas léıdas, lo que activa la
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puerta AND (Tabla 3.2) y, por lo tanto, cortocircuita el condensador a tierra, evitando

futuras solicitudes. En caso de que se imponga el reseteo del ṕıxel antes de su lectura com-

pleta, también se dispone de otro transistor NMOS que descarga el condensador cuando

se activa Reset-pix.

M5
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vbias

M3

vinn

M1

VDDA
M2

M0

vinp

M6

vbias

M4

vout

current mirrors

current mirror

differential pair

Figura 3.5: Esquemático del comparador del ṕıxel, donde se han representado los compo-
nentes internos, espejos de corriente y par diferencial, de forma esquemática para mayor
claridad

Para ilustrar el funcionamiento del protocolo AER, consideraremos un ejemplo en el

que se activan simultáneamente cuatro ṕıxeles, localizados en las filas y2 e yn, y en las co-

lumnas x2 y xn. Este escenario se muestra en la Figura 3.4 para facilitar su comprensión.

Al igual que en el caso previo, las primeras solicitudes de lectura emitidas correspon-

den a las filas que contienen los ṕıxeles, en este caso, Req-yn y Req-y2. Estas solicitudes

son recibidas por un bloque de comunicación encargado de interpretar las peticiones y

transmitirlas al arbitrador. Este último decide cuál solicitud atender primero a través de

algoritmos de tipo Winner-Take-All (WTA). Una vez seleccionada la solicitud ganadora,

la información correspondiente es transmitida al Encoder, donde se codifica el número

de la fila en cuestión, para posteriormente retransmitirse a la matriz de ṕıxeles a través
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de la señal Ack-y2. Al recibir esta señal, se habilita la lectura de las columnas en la fila

espećıfica. De nuevo, enfrentamos la presencia de dos solicitudes, las cuales se dirigen a

un segundo arbitrador siguiendo el esquema anteriormente descrito. Tras seleccionar la

solicitud ganadora, se codifica la columna y, combinada con la información de la fila pre-

viamente codificada, obtenemos las coordenadas precisas del ṕıxel. Una vez registrada la

posición, los bloques de comunicación emiten señales de reseteo para la fila y columna

léıda, lo que bloquea únicamente al ṕıxel ya léıdo, dejando al resto en espera de su turno

para la lectura.

3.2. Análisis del comparador

En la siguiente sección nos centraremos en el análisis del comparador, ilustrado en

la Figura 3.5, dado que este elemento es el que limitará el comportamiento dinámico

del circuito. Esto se debe a que es el único componente analógico del circuito, mientras

que el resto está constituido por circuiteŕıa digital, la cual usualmente no es limitante en

términos de velocidad. En nuestro caso, el comparador se ha implementado mediante un

amplificador operacional de transconductancia constituido por dos etapas (OTA de dos

etapas). Aunque es un dispositivo de transconductancia, es decir, que transforma tensión

en corriente, el OTA puede utilizarse como un amplificador de tensiones si su salida se

conecta a cargas capacitivas. Esta condición se cumple en nuestro caso, puesto que la

salida del comparador se conecta a la puerta del PMOS que controla las peticiones a la

periferia y al RS Latch a través también de la puerta de uno de sus transistores internos.

El OTA de dos etapas está compuesto por tres espejos de corriente y un par diferencial, aśı

como de una segunda etapa amplificadora conectada en serie, como se puede observar en la

Figura 3.5. Los espejos de corriente superiores se encargan de garantizar una corriente de

polarización adecuada para asegurar el correcto comportamiento del circuito, es decir, con

todos los transistores operando en saturación fuerte. Por otro lado, la función del espejo

de corriente inferior es la de transmitir la corriente generada por el terminal negativo del

par diferencial a la salida de la primera etapa (la puerta del transistor M4).

Un espejo de corriente utiliza dos transistores, uno de los cuales se encuentra en

configuración de diodo (M1 en el espejo inferior), con la misma tensión entre sus puertas
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para transmitir la corriente que entra por el drenador del transistor en configuración de

diodo al drenador del segundo transistor, logrando aśı espejar la corriente. La corriente

copiada puede generalmente amplificarse o reducirse en función de la relación entre los

tamaños de los transistores que conforman el espejo de corriente. Por ejemplo, en el caso

del espejo de corriente inferior:

Iout =

(
W
L

)
M0(

W
L

)
M1

Iin (3.1)

Es importante destacar que el transistor en configuración diodo de los espejos de

corriente superiores se conecta de manera externa a través de vbias para controlar la

corriente de polarización en caso de ser necesario.
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Figura 3.6: Representación de las intensidades inducidas en el comparador como respuesta
a una excitación diferencial de entrada. En verde se representan las intensidades debidas
al par diferencial, en azul la debida al espejo de corriente NMOS y en violeta las debidas a
la corriente de polarización externa. A su vez se representa en rojo el transistor de boosting
incluido para mejorar el funcionamiento del circuito

El funcionamiento del OTA de dos etapas está representado de forma esquemática en

la Figura 3.6. Para comenzar, contamos con una corriente de polarización Ibias = 50 nA
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que se conecta externamente y es copiada por los espejos de corriente superiores. La

primera etapa del OTA está conformada por el par diferencial y el espejo de corriente

inferior, mientras que la segunda etapa está compuesta por un driver NMOS (M4) y un

transistor PMOS que actúa como carga (M6). Por la primera etapa circulará una corriente

de polarización m1Ibias y por la segunda, m2Ibias, donde m1 y m2 son los factores de

amplificación de cada uno de los espejos debido a la relación de aspectos. En nuestro

caso, según podemos observar en la Tabla 3.3, m1 = m2 ya que las dimensiones de M5 y

M6 las hemos seleccionado iguales. Además, la ganancia del espejo de corriente inferior

es unitaria.

W L

M0, M1 4.3 µm 1 µm
M2, M3 2.8 µm 1 µm

M4 2 µm 230 nm
M5, M6 1 µm 2 µm

M7 340 nm 180 nm

Tabla 3.3: Dimensiones de los transistores que conforman el comparador

Para entender el comportamiento del comparador ante una excitación diferencial en

el par de entrada, debemos tener en cuenta que los transistores PMOS conducen más

cuanto menor es su tensión de puerta, ya que se necesitan tensiones negativas para formar

el canal de huecos a través del cual se produce la conducción. Mientras que en el caso de

los transistores NMOS, se requieren tensiones positivas para formar el canal conductivo

de electrones. A continuación, se enumeran los posibles casos que pueden darse:

vinp > vinn: En este caso, el transistor M3 conducirá más que el transistor M2,

haciendo que i− > i+ y, por tanto, io1 = i+ − i− < 0. Esto se traducirá en una

tensión de puerta negativa en M4, lo cual va a hacer que no conduzca, y, por tanto,

que io = m2Ibias, cargando rápidamente el condensador de salida y alcanzando aśı

un estado alto en la salida del comparador.

vinp = vinn: Ahora ambos transistores del par diferencial conducen igual, por lo que

io1 = 0, esto se traduce en una tensión de puerta nula en M4, por lo que seguimos

obteniendo una tensión alta a la salida.
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vinn > vinp: En este caso, el transistor M2 va a conducir más, provocando que

i+ > i− y io1 > 0, lo cual genera una tensión de puerta positiva en M4, haciendo que

drene parte de la corriente m2Ibias. Esto disminuirá la tensión de salida conforme

sea mayor la diferencia de tensiones entre vinn y vinp, hasta que M4 drene toda la

corriente disponible, obteniendo una tensión nula, y, por tanto, un estado bajo de

salida.

Para optimizar la respuesta del comparador ante el último escenario presentado, se

ha integrado en el circuito original un transistor de refuerzo, o boosting, PMOS (M7),

tal como se muestra en la Figura 3.6. La finalidad de este componente adicional es que,

cuando la salida del comparador comienza a disminuir, el transistor de boosting empieza a

conducir, proveyendo una mayor corriente de polarización al par diferencial. Esto aumenta

la diferencia entre las tensiones i+ e i−, acelerando el paso al estado bajo. Este ajuste

no incrementa significativamente el consumo del dispositivo, puesto que solo se activa

durante el momento de comparación.
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Figura 3.7: Diagrama de Bode del comparador. Se representa el ancho de banda y la
posición del primer polo

3.2.1. Resultado de las simulaciones del comparador

En la Figura 3.7 observamos el diagrama de Bode del comparador, en el que se repre-

senta la magnitud y la fase del mismo a lo largo de varias décadas de frecuencia. En este
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caso, la magnitud más relevante es el ancho de banda, la cual nos da el rango de frecuen-

cias en el que el comparador trabaja adecuadamente. Este se puede calcular mediante la

cáıda de 3 dB en la magnitud, para la cual obtenemos un ancho de banda de 240 kHz. A

su vez, la posición del primero polo podemos estudiarla como el punto a partir del cual

obtenemos un desfase de −45◦, obteniendo una frecuencia de 250 kHz. Estos valores no

son óptimos para aplicaciones de v́ıdeo de alta calidad, pero nos serviŕıa por ejemplo para

grabar v́ıdeo con una velocidad algo inferior a 30 fps con un sensor de 128× 128 ṕıxeles y

7 bits de profundidad.
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Figura 3.8: Histograma del análisis por Monte Carlo del offset del comparador para 200
iteracciones

A continuación, hemos realizado un análisis de Monte Carlo del comparador, centran-

do nuestra atención en el offset del mismo. En este análisis, mantenemos una tensión

constante en una de sus entradas (proporcionada por el diodo en fotovoltaica) y variamos

la tensión de la otra entrada proporcionada por el DAC, con el objetivo de determinar la

discrepancia entre la tensión de conmutación y el punto de intersección de la señal rampa

con la tensión del diodo, puesto que idealmente el comparador debeŕıa conmutar siempre

en el mismo punto para una tensión de circuito abierto fija. Sin embargo, debido a los

mismatches entre los transistores por el proceso de fabricación, obtendremos un compor-
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la tensión generada por la señal rampa

tamiento alejado de esta idealidad. Hemos obtenido un valor medio de offset de −1mV

con una desviación estándar de tres sigmas de 14mV, Figura 3.8. Esto se traduce en una

distribución de tensiones de conmutación con una anchura de aproximadamente 26mV,

Figura 3.9. Si consideramos un DAC de 8 bits, una elección común en la mayoŕıa de las

aplicaciones de imagen, este nos brinda 28 = 256 niveles. Teniendo en cuenta que el rango

de tensiones disponible proporcionado por la alimentación es de 0 a 1.8V, cada escalón

de la señal rampa generada por el DAC tendŕıa una anchura de 7mV. Esto implica que

una tensión dada podŕıa fluctuar entre 4 niveles de color distintos. Sin embargo, si usa-

mos un DAC con menos bits, por ejemplo, de 7 bits, obtenemos escalones de 14mV, lo

cual se traduce en que una misma tensión del diodo podŕıa variar entre solo dos niveles

distintos, lo cual resulta mucho más aceptable. Se ha realizado una simulación para este

caso, representado en la Figura 3.10, en la que se obtiene el comportamiento esperado.

En la Figura 3.11 consideramos una serie de imágenes en las que se muestran los

resultados empleando 1 bit (blanco o negro), 3 bits, 7 bits y 8 bits. En estas imágenes,

se puede observar que a partir de 3 bits los incrementos en la calidad son mı́nimos y

que no existe un cambio significativo entre las imágenes con 7 y 8 bits. Por lo tanto,
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por un DAC de 7 bits mediante un análisis por Monte Carlo de 200 iteraciones. En rojo
se representa la tensión de circuito abierto del diodo.

podemos concluir que el comportamiento de nuestro comparador es adecuado para nuestra

aplicación. A pesar de ello, si buscáramos obtener imágenes con mayor profundidad de

bits, necesarias para algunas aplicaciones cient́ıficas o médicas, seŕıa necesario estudiar

otras posibles geometŕıas del comparador o modificar los tamaños de los transistores para

reducir la desviación del offset.

3.3. Simulación del pixel completo

En el proceso de diseño del ṕıxel, se realizaron varias simulaciones utilizando Cadence

Virtuoso. La Figura 3.12 presenta la simulación de la lectura del ṕıxel completo. Para ello,

establecimos un voltaje de circuito abierto fijo en uno de los terminales del comparador,

proporcionado por el diodo en fotovoltaica, y esperamos a que la señal rampa generada

por el DAC coincidiera con la tensión suministrada por el diodo, activando aśı la lectura

del ṕıxel. Como era de esperar por las simulaciones realizadas durante la caracterización

del comparador, la conmutación del comparador ocurre cierto tiempo después del cruce

de las dos señales de tensión. Una vez que el comparador ha conmutado, se activa la señal
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Imagen original Imagen de 1 bits

Imagen de 3 bits Imagen de 7 bits

Figura 3.11: Representación de una figura usando 8 bits, 1 bit, 3 bits y 7 bits

lock, cortocircuitando el diodo, y se procede a la lectura del ṕıxel mediante el protocolo

AER explicado en la Figura 3.4. En general, se observa un comportamiento similar al

teorizado en la Figura 3.2, con la diferencia de que las señales presentan cierto retraso,

como era de esperar.

La Figura 3.13 muestra un análisis de la influencia de los posibles corners que se

pueden dar en el proceso de fabricación sobre el comportamiento del comparador, ya

que como se mencionó en las secciones anteriores, el comparador es el elemento limitante

del circuito. Los corners son representaciones extremas de los procesos de fabricación de

semiconductores que pueden variar debido a las tolerancias inherentes a estos procesos.

Cada corner representa una combinación particular de los parámetros del proceso de

fabricación y de la temperatura. Estos son comúnmente denominados como ff (fast-fast),

ss (slow-slow), snfp (slow-nominal-fast process), y fnsp (fast-nominal-slow process). El

corner ff representa un proceso rápido a alta temperatura, en el que los dispositivos

funcionan más rápido de lo normal debido a los parámetros optimistas del proceso y

a la alta temperatura. Por otro lado, el corner ss representa un proceso lento a baja

temperatura, en el que los dispositivos funcionan más lentamente de lo normal debido a

los parámetros pesimistas del proceso y a la baja temperatura. Los corners snfp y fnsp
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Figura 3.12: Simulación de la lectura del pixel completo
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Figura 3.13: Simulación por corners del comportamiento del comparador

representan situaciones en las que se combinan condiciones de proceso y temperatura

rápida y lenta de manera contrapuesta. El análisis de corners es fundamental en el diseño

de circuitos, ya que permite evaluar el rendimiento del circuito en condiciones extremas y

garantizar que funcionará correctamente en todas las posibles condiciones de fabricación

y operación. El análisis indica que el caso más desfavorable en nuestra situación es el ss,

ya que el comparador permanece activo durante más tiempo, lo que resulta en un mayor

consumo de enerǵıa y una reducción en la velocidad del sensor.

En la Figura 4.8, hemos realizamos una simulación de la lectura de un cluster de 4

ṕıxeles formando una matriz 2×2. Hemos establecido que todos los diodos de estos ṕıxeles
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Figura 3.14: Simulación de la lectura de un cluster de 4 ṕıxeles

presenten la misma tensión de circuito abierto, para simular una situación en la que se

deben leer los 4 ṕıxeles simultáneamente y aśı verificar la eficiencia del protocolo AER.

En la figura, se observa que inicialmente se activan las señales Req-y0 y Req-y1 al mismo

tiempo. Sin embargo, el arbitrador da prioridad a la fila y1, activando Ack-y1 antes que

Ack-y0. Esto provoca que las señales Req-x0 y Req-x1 también se activen simultáneamente.

De nuevo, el arbitrador da prioridad a la columna x1, tal y como se puede observar en la

señal Reset-x1, completando aśı la lectura del ṕıxel en la posición (1,1) y bloqueándolo

para continuar con la lectura del resto de ṕıxeles en el cluster. Siguiendo las señales de

reset, el orden de lectura de los ṕıxeles restantes es: (0,1), (0,0) y (1,0).

Finalmente, se realizó una simulación para calcular el consumo de potencia del dispo-

sitivo. En el caso de un solo ṕıxel, se obtuvo un consumo de potencia de 103 pW durante

el proceso de lectura. Suponiendo que se mantiene la linealidad, una matriz de ṕıxeles de

128 × 128 tendŕıa un consumo de potencia de 1.69 µW. Un consumo de potencia en el

rango de microvatios es bastante común en estos dispositivos, por lo que nuestro valor de

consumo de potencia está dentro de unos rangos aceptables.



CAPÍTULO 4

Layout del sensor y de la matriz de

ṕıxeles

En el siguiente caṕıtulo nos centraremos en el proceso de diseño y fabricación del sen-

sor de imagen. Para ello, hemos recurrido al software Cadence Virtuoso, el cual es una

opción ĺıder en la industria, que permite la creación de diseños intrincados y precisos a ni-

vel de circuito y de layout. La tecnoloǵıa seleccionada para este propósito es UMC 180 nm.

Podŕıa suponerse que en un mundo donde los avances tecnológicos permiten la fabricación

de transistores cada vez más pequeños, esta no seŕıa la elección predilecta. Sin embargo, a

pesar de no ser la opción más vanguardista, la tecnoloǵıa UMC 180 nm sigue siendo muy

relevante y ampliamente utilizada en una gran variedad de aplicaciones, desde la fabrica-

ción de sensores de imagen hasta la automoción. El motivo principal de esta preferencia

radica en que tecnoloǵıas más novedosas que emplean transistores de dimensiones más

pequeñas suelen hacerlo a costa de una mayor variabilidad en su comportamiento. Por

tanto, a pesar de la tendencia hacia la miniaturización en la industria de semiconductores,

sigue habiendo una fuerte demanda para tecnoloǵıas como UMC 180 nm, que ofrecen un

equilibrio atractivo entre tamaño, fiabilidad y resistencia a variaciones.

37
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Figura 4.1: Layout del pixel

4.1. Diseño del sensor de imagen

Avanzando en el análisis del diseño, procedemos a estudiar el realizado para imple-

mentar el pixel con compresión logaŕıtmica y diodos operando en régimen fotovoltaico.

En primer lugar, se ha priorizado la minimización del tamaño del sensor en la medida

de lo posible, puesto que, a menor tamaño del pixel, mayor número de ellos podremos

integrar en la misma matriz, mejorando aśı la calidad de imagen final, estando el número

óptimo en unos 128× 128 ṕıxeles [26]. Para ello, hemos optado por emplear transistores

de dimensiones mı́nimas siempre que las condiciones lo permit́ıan. Como resultado, se

ha conseguido un tamaño compacto para el sensor, de aproximadamente 20 µm× 20 µm,

como se ilustra en Figura 4.1.

La distribución interna del pixel se muestra en la Figura 4.2. Para incorporar el con-

densador usado en el circuito de comunicación con la periferia (Figura 3.3) hemos em-

pleado una MIMCAP (Metal-Insulator-Metal CAPacitor), la cual es una estructura tipo

metal-aislante-metal muy común en tecnoloǵıas CMOS, debido a su alta densidad de ca-

pacitancia y baja variabilidad. Para optimizar el espacio en el sensor, hemos dispuesto

esta estructura encima del diseño f́ısico del comparador, sirviendo además este de aislante

para el propio circuito en cuestión. En los huecos del pixel se han implementado contactos
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Figura 4.2: Secciones del pixel. El bloque de puertas lógicas incluye la puerta NAND, AND
y el segundo inversor, el bloque de NMOS peticiones engloba a los transistores encargados
de las peticiones de lectura, el de NMOS cap incluye los transistores que se encargan de
descargar el condensador y el bloque de diodo corte engloba la puerta NOR y el transistor
encargados de cortocircuitar al diodo

desde las v́ıas de alimentación hasta el substrato y los pozos nwell. Esta disposición garan-

tiza una correcta distribución de los potenciales, esencial para el correcto funcionamiento

del dispositivo.

En una ĺınea similar, se ha integrado una matriz de alimentación con todas las señales

que son comunes a los ṕıxeles. Esto es: Tierra, el ráıl de alta tensión del circuito (VDD)

y la señal rampa. Al distribuir estas señales de forma homogénea a lo largo del circuito

(Figura 4.3a) evitamos la formación de pozos de potencial, los cuales provocan cáıdas

localizadas de voltaje debido a la resistencia interna de las v́ıas de interconexión. Estas

cáıdas de voltaje pueden afectar al rendimiento del circuito, ya que los componentes de

estas regiones pueden no recibir la tensión adecuada para su correcto funcionamiento.

Además, para reducir aún más la posibilidad de formación de pozos de potencial, hemos

incrementado el ancho de estas v́ıas de alimentación. Al aumentar el ancho de las v́ıas,

disminuimos la resistencia eléctrica que estas presentan. Esto se debe a que la resistencia

de una v́ıa de interconexión es inversamente proporcional a su sección transversal (la cual

aumenta con el ancho).

En cuanto al rutado de señales, hemos sido especialmente cautelosos para evitar cortos
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(a) Matriz de alimentación para Tierra (b) Ejemplo de rutado Manhattan

Figura 4.3: Rutado de señales

o cargas capacitivas indeseadas. Estas últimas, formadas cuando colocamos dos conduc-

tores demasiado cerca, pueden alterar las señales eléctricas que se transmiten por los

conductores provocando comportamientos imprevistos. Para mitigar estos problemas, en

nuestro diseño hemos utilizado una estrategia de rutado que asigna los buses horizontales

a las v́ıas metálicas de metales pares y los verticales a los impares. Esta estrategia, a

menudo conocida como rutado Manhattan (Figura 4.3b) por su parecido con el trazado

de las calles de la ciudad de Nueva York, ayuda a evitar que las v́ıas metálicas que llevan

diferentes señales se coloquen demasiado cerca unas de otras. Además, la tecnoloǵıa que

hemos utilizado permite un total de 6 metales, lo que significa que podemos controlar el

layout a diferentes alturas en el circuito integrado. En la jerarqúıa de niveles metálicos, el

grosor y la altura de los mismos aumentan conforme ascendemos. Es importante resaltar

que un mayor grosor conlleva una reducción en la resistencia de la v́ıa, lo que puede fa-

vorecer la velocidad y eficiencia del dispositivo. Por esta razón, resulta ventajoso emplear

los niveles metálicos superiores para conexiones de mayor distancia, reservando los niveles

inferiores para conexiones locales.

El diseño de circuitos integrados está sujeto a diversas fuentes de interferencia, y una de

las más notables es la radiación electromagnética. Esta radiación puede tener un impacto

significativo en el rendimiento del circuito, generando ruido e incluso provocando errores

de funcionamiento. Para combatir este problema, uno de los enfoques empleados en el

diseño de circuitos integrados es el uso de técnicas de shielding o blindaje. Esto se logra

a través del uso de materiales conductores que rodean la región del circuito que se desea
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(a) Shielding con M5 (b) Shielding con M6

Figura 4.4: Shielding con M5 y M6 de un cluster 2× 2

proteger, formando aśı una jaula de Faraday que impide la entrada de radiación. Para ello,

hemos empleado los metales 5 y 6 (Figura 4.4), puesto que son los metales más gruesos

de la tecnoloǵıa, siendo más efectivos bloqueando la radiación electromagnética. Además

de su función de blindaje, estas capas de metal también desempeñan roles esenciales en

la alimentación del circuito. Hemos aprovechado la amplia superficie de estos metales

para utilizarlos como nodos de alimentación, con el metal 6 sirviendo como Tierra y el

metal 5 como fuente de alimentación (VDD). Esta doble función permite una distribución

de potencia eficiente a través del circuito, y minimiza la necesidad de v́ıas de conexión

adicionales.

Un desaf́ıo clave en nuestro diseño es mantener una alta resolución en condiciones

de baja luminosidad. En estos escenarios, la fotogeneración es débil y cualquier corriente

de fuga podŕıa hacer que no detectásemos una tensión adecuada. Es por ello que hemos

implementado el transistor NMOS encargado del cortocircuito del diodo con un transistor

de óxido de puerta grueso. A pesar de su mayor tamaño, estos dispositivos ofrecen vol-

tajes umbrales más altos, siendo menos susceptibles a una activación parcial debida, por

ejemplo, a la propia agitación térmica. Por tanto, al implementar este tipo de transistor,

podemos asegurar que la corriente de fuga en el fotodiodo va a ser mı́nima.

4.2. Simulaciones post-layout

Una vez completado el diseño del sensor, se procedió a realizar una serie de pruebas

y simulaciones para validar la funcionalidad y el rendimiento del mismo. Inicialmente, se
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Figura 4.5: Comparativa en la lectura del sensor con parásitos (representado en negro) y
sin parásitos (en rojo)

llevó a cabo una comprobación de las reglas de diseño (Design Rule Check, DRC) para

asegurar que todos los requerimientos establecidos por el proceso tecnológico de UMC

180 nm se cumpĺıan correctamente. Tras superar satisfactoriamente el DRC, se procedió

a realizar una verificación de la disposición de las capas (Layout Versus Schematic, LVS).

El propósito de este test es asegurar que el layout se corresponde de manera exacta al

esquemático original.

A continuación, se llevó a cabo una extracción de parásitos (Parasitic Extraction,

PEX) y, para evaluar el impacto de estos parásitos en el funcionamiento del dispositivo,

se realizó una simulación con los parásitos en un cluster 2×2 (Figura 4.5). El resultado de

esta simulación se comparó con la simulación original, es decir, la que no inclúıa los efectos

de los parásitos. Como era de esperar, se observa que el dispositivo tarda más tiempo en

ser léıdo como consecuencia de las cargas capacitivas parasitarias. Sin embargo, la lectura

de los 4 ṕıxeles se realiza de forma satisfactoria, como podemos comprobar viendo el
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Figura 4.6: Diseño del diodo

comportamiento de las señales Reset, las cuales solo se activan una vez léıdo el ṕıxel.

4.3. Diseño del diodo

El diseño del diodo fotovoltaico, que es un componente clave del pixel, se realizó cuida-

dosamente para asegurar la eficacia y eficiencia del dispositivo. Un aspecto importante del

diseño es la inclusión de bloques dummy para señalizar al fabricante que no deben deposi-

tarse capas metálicas encima del diodo, ya que ello podŕıa interferir con su funcionamiento

óptimo.

En el diseño (Figura 4.6a), optamos por una estructura triodo que ha demostrado su

eficacia en trabajos anteriores [27]. Esta estructura incluye tres diodos: el más eficiente,

energéticamente hablando, se encuentra entre la capa deep n-well y la p-well. Un segundo

diodo se establece entre la deep n-well y el sustrato de tipo p. Finalmente, se implementa

un tercer diodo entre la difusión n+ y la capa p-well. Para implementar la configuración

de diodo en fotovoltaica realizamos las conexiones mostradas en la Figura 4.6b, en la que

cortocircuitamos la difusión n+ con la deep n-well y la conectamos a Tierra, además,

nos conectamos al comparador a través de la conexión Vp realizada en la p-well. Con

esta configuración el diodo D3 no contribuye a la tensión total, puesto que se encuentra

cortocircuitado, resultando en dos diodos conectados en paralelo. Si analizamos la tensión

de circuito abierto que proporciona la estructura (cuando la intensidad por el terminal

Voc es nula):
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Vocdouble = UT ln

1 +
Iph1
IS1

1 +
Iph2
Iph1

1 + IS2

IS1

 (4.1)

Podemos observar que obtenemos una mayor tensión que en el caso de un solo diodo

(Ecuación 2.3) siempre que
Iph2
Iph1

> IS2

IS1
. Por lo general vamos a tener que IS1 > IS2, puesto

que el área del diodo formado por los pozos p-well y deep n-well es superior al formado por

la difusión y la capa p-well. Además, puesto que hemos incrementado la extensión de la

difusión n+, mejorando la fotogeneración de Iph2 vamos a obtener, en general, una mayor

tensión que con un solo fotodiodo. Sin embargo, la relación entre las fotocorrientes puede

variar dependiendo del tipo de luz incidente, puesto que cada diodo es más perceptible a

una longitud de onda o a otra dependiendo de su eficiencia cuántica explicada en caṕıtulos

anteriores.
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Figura 4.7: Gráfica de la tensión de circuito abierto (Voc) frente a la iluminación para una
configuración de un solo diodo y de doble diodo

En la Figura 4.7, obtenido de [27], se muestra la relación entre la tensión de circuito

abierto y la luminosidad a temperatura constante. Se puede observar que la configuración

de doble diodo proporciona una tensión de circuito abierto mayor, excepto a baja ilumi-

nación. Además, la gráfica ilustra cómo el diodo produce una compresión logaŕıtmica del

nivel de iluminación tal y como esperábamos, siendo esta más eficiente a baja iluminación

(en torno a 6 lx), donde la pendiente de la caracteŕıstica es más abrupta.

Cabe mencionar, con respecto al proceso de fabricación, que en el diseño del diodo
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Figura 4.8: cluster de 4 ṕıxeles

se han implementado las capas p-well y deep n-well colocando una capa T-well sobre un

pozo n-well, puesto que la tecnoloǵıa empleada no dispońıa de esta opción. Asimismo,

hemos situado el diodo en una esquina del pixel, de forma que, al crear la matriz, esta

se pueda configurar mediante imágenes especulares de los ṕıxeles. De esta manera, los

cuatro diodos que pertenecen a una submatriz 2×2 (Figura 4.8) están todos en contacto,

optimizando el espacio del mismo, ya que estos diodos pueden compartir la capa deep

n-well, la difusión n+ y el substrato, puesto que todos ellos se encuentran a tierra para

todos los diodos, resultando en una área activa de 11.3 µm×10.1 µm. Además, la conexión

n-well a Tierra está compartida por los cuatro ṕıxeles para mejorar la polarización de la

misma. Finalmente, se han recortado las esquinas exteriores de los ṕıxeles para evitar la

creación de campos eléctricos de gran magnitud en estas áreas. Este recorte es necesario

para minimizar los efectos del fenómeno conocido como el efecto punta, el cual puede

causar una concentración de campo eléctrico en estas zonas y conducir a una ruptura

dieléctrica del medio.

En la Figura 4.9 tenemos la matriz de 128× 128 ṕıxeles resultante de acoplar 64× 64

clusters como los observados en la Figura 4.8. Esta matriz cuenta con unas dimensiones

de 2.6mm× 2.6mm.
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Figura 4.9: Matriz de 128× 128 ṕıxeles

4.4. Comparativa con el estado del arte

Tabla 4.1: Comparativa de diferentes trabajos sobre sensores HDR

Trabajo Bermak1 [28] Vatteroni [29] Yang2 [30] Este trabajo
Tecnoloǵıa 0.35µm 0.35µm 0.18µm 0.18µm

Área del ṕıxel (µm2) 50× 50 9.4× 9.4 31.2× 31.2 20.2× 20.4
FF(%) 20 30 10.3 27

Pitch (µm) - 9.4 31.2 20.3
Resolución 32× 32 100× 100 60× 30 128× 128

Rango dinámico (dB) > 90 112 130 1403

Consumo (mW) 10 118 0.72 1.69× 10−3

1 posee resolución regulable, como en nuestro caso, entre 4 y 8 bits
2 se trata de un sensor DVS
3 estimada de [21], el cual usa la misma arquitectura de fotodiodo

La Tabla 4.1 muestra una comparativa de los parámetros de nuestro sensor frente a

otros sensores HDR. Resulta evidente que los valores obtenidos para Fill Factor, pitch y

rango dinámico son altamente competitivos. Adicionalmente, su bajo consumo energético

facilita la implementación de estrategias de harvesting, posibilitando aśı la creación de un

sensor autónomo. Este balance de alto rendimiento y eficiencia energética lo sitúa como

una opción prometedora en el mercado de sensores HDR.



CAPÍTULO 5

Conclusiones y ĺıneas futuras

A lo largo de este Trabajo Final de Grado, se ha logrado la implementación novedosa de

un sensor logaŕıtmico con diodos operando en la región fotovoltaica. Este avance representa

un salto desde los convencionales fotorreceptores logaŕıtmicos utilizados en el diseño de

sensores anteriores. La singularidad de este sensor no solo reside en el uso de los diodos en

su forma fotovoltaica, sino también en la forma en que se lee cada ṕıxel. Se ha utilizado un

enfoque de lectura innovador basado en una señal rampa global. Este método permite que

cada ṕıxel sea léıdo de forma autónoma, eliminando la necesidad de un control centralizado

para el proceso de lectura. Esto es particularmente útil cuando se combina con el protocolo

de eventos direccionables aśıncronos (AER) que hemos implementado, lo que permite una

eficiencia de lectura del ṕıxel significativamente mejorada en comparación con los trabajos

previos.

El uso de diodos en la región fotovoltaica ha proporcionado buenas cifras en términos

de consumo de enerǵıa y parámetros geométricos. Esto se traduce en una notable reducción

del consumo de enerǵıa, aśı como una disminución del espacio que ocupa cada ṕıxel, en

comparación con otros sensores de alto rango dinámico (HDR) existentes. El consumo

total del sensor se ha determinado en 1.69 µW. Sin embargo, cabe mencionar que este

valor puede ser engañosamente alto, ya que no refleja el consumo medio del sensor en

operación real. Una vez que los ṕıxeles se han léıdo, entran en un estado de baja potencia

y consumen menos enerǵıa, por lo que se espera que el consumo medio de la matriz de

ṕıxeles sea aún menor. Los parámetros geométricos obtenidos han demostrado ser muy
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prometedores. El Fill Factor (FF) ha alcanzado un valor del 27% y el pitch medio se

ha estimado en 20.3 µm, valores que son comparables con muchos de los sensores HDR

actuales.

En el caso del rango dinámico, hemos podido estimar un valor en torno a los 140 dB.

Esta medida coloca a nuestro sensor no solo dentro del espectro de sensores HDR, sino

también en su extremo superior, resaltando su competitividad frente a otros dispositivos

existentes en términos de rango dinámico.

Finalmente, es importante destacar que este sensor no presenta una alta dificultad

estructural y, además, está diseñado con tecnoloǵıa UMC 180 nm, a pesar de no ser de

las más modernas, es ampliamente utilizada, ofreciendo un equilibrio entre tamaño y

fiabilidad. Este aspecto no solo facilita su producción, sino que también abre las puertas

a futuras mejoras y optimizaciones. Por ello, este estudio deja abierta la puerta a varias

ĺıneas de investigación futuras, entre las que destacan:

El diseño del layout de la periferia del sensor y del DAC necesarios para el correcto

funcionamiento del sensor.

Investigar distintas arquitecturas de comparador para mejorar su frecuencia de ope-

ración, manteniendo o, si es posible, disminuyendo el consumo del mismo.

Incluir un sistema de harvesting que se alimente de la enerǵıa producida por los

diodos en fotovoltaica para hacer el sensor autosuficiente.

Fabricación del sensor para verificar que los parámetros obtenidos mediante simu-

lación son correctos.

Estudiar a fondo las posibilidades que ofrece el uso de la lectura mediante una señal

rampa global, como la modificación de la velocidad de lectura del pixel o el ajuste

de la calidad de la imagen modificando el número de bits del DAC.

En resumen, este trabajo ha sentado una base sólida para el desarrollo de sensores

HDR más eficientes y con un rango dinámico mejorado, abriendo múltiples caminos para

la investigación y la mejora futuras.
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