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요약 – 본 논문에서는 열 병렬 successive approximation 
analog-to-digital converter (SA-ADC)를 내장한 소면적 저전력 
CMOS 이미지 센서 (CIS)에 사용되는 correlated double 
sampling (CDS) 방식을 제안한다. 제안한 CDS 방식은 화소 출
력의 초기 전압이 가지는 잡음과 각 ADC의 오프셋을 제거할 뿐
만 아니라 추가 회로의 사용 없이 커패시터 digital-to-analog 
converter (DAC)에 연결 된 기준 전압을 조절하여 면적과 소비 
전력을 줄였다. 테스트 칩은 0.18 ㎛ CMOS 공정으로 제작되었
으며 SA-ADC를 가지는 50개의 리드아웃 채널 어레이를 내장한
다. 각 리드아웃 채널은 14 ㎛ × 1116 ㎛의 면적을 차지하며 
19.8 ㎼의 전력을 소비한다. 측정 결과 SA-ADC는 –
0.82/+1.42 LSB의 DNL과 –1.31/+2.08 LSB의 INL를 가지며 
10.5-비트의 ENOB를 가진다. 또한 제안한 CDS 방식을 통해 
각 SA-ADC의 편차는 54.64 LSB에서 0.35 LSB로 감소한다.

Abstract - This paper proposes a correlated double sampling 
(CDS) method for small area and low power CMOS image 
sensor with column parallel successive approximation 
analog-to-digital converter (SA-ADC). The proposed CDS 
method not only reduces the noise of pixel reset voltage and 
the offset of SA-ADC, but also achieves small area and low 
power consumption by controlling the reference voltages 
connected to capacitor DAC without using any additional 
circuits. A test chip which has a 50 readout channel array 
including SA-ADCs is fabricated using a 0.18 ㎛ CMOS 
process, and each readout channel occupies 14 ㎛ × 1116 ㎛ 
and consumes 19.8 ㎼. The measurement results show that  
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SA-ADC has a DNL of –0.82/+1.42 LSB and an INL of –
1.31/+2.08 LSB, and an ENOB of 10.5-bit. In addition, the 
proposed CDS method reduces a standard deviation of 
SA-ADC from 54.64 LSB to 0.35 LSB.
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I. 서 론

최근 고속 고해상도 카메라에는 열 병렬 

analog-to-digital converter (ADC)를 내장한 CMOS 

이미지 센서 (CIS)가 널리 사용되고 있다 [1-2]. 그러

나 이러한 CIS는 화소 출력의 초기 전압이 가지는 잡

음과 화소 간 불균일 및 ADC 간 오프셋 차이에 의해 

발생되는 fixed pattern noise (FPN)에 취약한 단점이 

있다 [3]. 이러한 문제점들을 극복하기 위하여 일반적

으로 CIS는 화소 출력의 초기 전압과 화소에 입사 된 

빛의 세기에 의해 생성된 신호 전압 간의 차이를  연

산하는 아날로그 혹은 디지털 correlated double 

sampling (CDS) 방식을 사용한다 [4-8].

아날로그 CDS 방식은 화소 출력의 초기 전압과 신

호 전압의 차이를 아날로그 영역에서 연산하는 아날로

열 병렬 SAR ADC를 내장한 CMOS 이미지 센서의 
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그 CDS 회로를 사용하며 아날로그 CDS 회로의 출력

은 ADC에 의해 변환 된다[4-5]. 그러나 이 방식은 아

날로그 CDS 회로 내 연산 증폭기로 인해 큰 전력을 

소비 할 뿐만 아니라 아날로그 CDS 회로와 ADC의 

오프셋이 제거 되지 않는 단점이 있다 [6].

디지털 CDS 방식은 화소 출력의 초기 전압과 신호 

전압에 대한 각각의 A/D 변환 결과를 디지털 영역에

서 연산하는 디지털 CDS 회로를 사용한다 [7-9]. 이 

방식은 화소 출력의 초기 전압이 가지는 잡음 및 화소 

간 불균일 뿐만 아니라 ADC의 오프셋 또한 제거 하는 

장점을 가지나 ADC 종류에 따라 복잡한 디지털 연산

을 위하여 디지털 CDS 회로에 큰 면적을 필요로 하는 

단점이 있다.

CIS에 주로 사용되는 single-slope ADC (SS- ADC)

의 경우 up-down 카운터를 디지털 CDS 회로로써 사용

한다 [7]. Up–down 카운터는 화소 출력의 초기 전압과 

신호 전압에 대한 A/D 변환 시 서로 다른 카운트 모드

로 동작한다. Up-down 카운터의 단위 블록은 

multiplexer (MUX)와 toggle flip-flop 만으로 구성되기 

때문에 다른 ADC 구조에 비하여 SS-ADC는 디지털 

CDS 회로의 복잡도가 낮은 장점을 가지나 A/D 변환 시 

많은 수의 클럭 사이클을 요구하기 때문에 고속 A/D 변

환이 어렵다.

SS-ADC가 가지는 문제를 극복하기 위하여 successive 

approximation ADC (SA-ADC)가 연구되었다 [8-9]. 

SA-ADC는 최상위 비트부터 최하위 비트까지 클럭 사이

클 당 1-비트 씩 순차적으로 분해하기 때문에 짧은 시간

에 A/D 변환이 가능하다. 그러나 SA-ADC의 디지털 

CDS 회로는 순차적으로 출력되는 A/D 변환 결과를 연

산하기 위해 carry/borrow 비트 연산 및 매 클럭 사이클 

마다 1-비트 씩 연산 결과를 이동하는 기능이 필요하다. 

이로 인해 SA-ADC는 복잡한 디지털 CDS 회로를 요구

함에 따라 소비 전력 및 면적이 증가한다. [8]. 이러한 문

제를 해결하기 위해 리드아웃 채널 마다 디지털 CDS 회

로를 내장하지 않고 화소 출력의 초기 전압과 신호 전압

의 A/D 변환 결과만을 저장 한 후 리드아웃 회로 외부

에서 디지털 CDS 연산을 수행하는 방식이 개발되었다 

[9]. 그러나 이 방식의 경우 A/D 변환 결과를 저장하기 

위해 많은 수의 메모리를 필요로 할 뿐만 아니라 저장 

된 데이터를 전달하기 위해 고속 인터페이스 회로를 필요

로 하기 때문에 면적 및 소비 전력 감소 효과가 크지 않

다.

본 논문에서는 열 병렬 SA-ADC를 내장한 CIS에 사

용되는 소면적 저전력 CDS 방식을 제안한다. 제안한 

CDS 방식은 추가 회로 없이 SA-ADC 내의 커패시터 

digital-to-analog converter (DAC)에 연결 된 기준 전

압을 조절함으로써 화소 출력의 초기 전압이 가지는 잡음

과 화소 간 불균일 및 ADC 오프셋을 제거한다. 본 논문

의 II 장에서는 제안한 CDS 방식의 동작 원리에 대해 설

명하고, III 장에서는 SA-ADC 및 제안한 CDS 방식을 

내장한 테스트 칩의 주요 회로 설계 기법에 대해 설명한

다. IV 장에서는 테스트 칩의 측정 결과를 정리 후 V 장

에서 결론을 맺고자 한다.

II. 제안한 CDS 방식의 동작 원리

그림 1 (a)와 (b)는 각각 제안한 CDS 방식을 사용 시 

열 병렬 SA-ADC를 내장한 CIS의 블록 다이어그램과 타

이밍도를 나타낸다. 화소는 포토-다이오드와 4개의 트랜

지스터로 이루어진 4-T 능동 화소 구조를 가지며 각 리

드아웃 채널은 N-비트 SA-ADC와 A/D 변환 결과를 저

장하는 메모리로 구성된다. 화소 제어 신호, SX[i]에 의해 

선택 된 i 번째 행의 화소는 순차적으로 화소 제어 신호, 

RX[i]와 TX[i]에 따라 초기 전압, VRST와 화소에 입사 

된 빛에 의해 생성 된 신호 전압, VSIG를 순차적으로 출

력한다. 제안한 CDS 방식에서 SA-ADC는 화소 출력, 

PIX_OUT[i]에 대한 A/D 변환을 수행 할 뿐만 아니라 

화소 출력의 초기 전압과 신호 전압의 차, VRST-VSIG를 

연산한다.

(a)

(b)

그림. 1. (a) 4-T 능동 화소를 내장한 CIS의 블록 다이어그램,   
(b) 화소 회로에 대한 타이밍 다이어그램.

Fig. 1. (a) Block diagram of CIS with 4-T active pixels, 
 (b) Timing diagram of pixel circuit.
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그림 2는 리드아웃 채널 내 N-비트 SA-ADC의 블

록 다이어그램을 나타낸다. N-비트 SA-ADC는 CDS 

연산을 위해 추가 회로를 필요로 하지 않으며 N-비트 

커패시터 DAC와 비교기 및 SA-로직만으로 구성된다. 

커패시터 DAC는 VRST 혹은 VSIG를 샘플링하며 

VOFFSET의 오프셋 전압을 가지는 비교기는 커패시터 

DAC의 출력, VDAC를 GND와 비교한다. SA-로직은 

비교기의 비교 결과에 따라 +VREF 혹은 –VREF의 기준 

전압을 커패시터 DAC 내 각 커패시터에 순차적으로 

연결한다. 

그림 3은 제안한 CDS 방식의 동작 다이어그램을 나

타내며 VRST-VSIG를 연산하는 데 있어 4 단계를 거친

다. 첫 번째 단계에서 N-비트 SA-ADC는 VRST를 

D1ST로 A/D 변환한다. 두 번째 단계에서는 VSIG에서 

D1ST를 D/A 변환한 값, VRST-VREF+VOFFSET을 뺀 전압, 

VSIG-VRST+VREF-VOFFSET을 연산한다. 이 때 D/A 변환 

시 소비 전력 및 면적을 줄이기 위하여 추가 회로를 

사용하지 않고 SA-ADC 내 N-비트 커패시터 DAC를 

사용한다. 세 번째 단계에서 N-비트 SA-ADC는 앞선 

두 번째 단계의 연산 결과, VSIG-VRST+VREF-VOFFSET를 

D2ND로 A/D 변환 한다. 네 번째 단계에서는 D2ND에 

2의 보수를 취함으로써 VRST-VSIG에 대한 A/D 변환 

결과 DCDS을 얻을 수 있다.

그림. 2. 리드아웃 채널 내  SA-ADC의 블록 다이어그램.
Fig. 2. N-bit SA-ADC in readout channel.

그림 3. 제안한 CDS 방식의 동작 다이어그램.
Fig 3. Operation diagram of proposed CDS method.

제안한 CDS 방식의 첫 번째 단계에서 N-비트 커패

시터 DAC가 VRST를 샘플링 함에 따라 커패시터 DAC

의 출력, VDAC는 VRST를 출력한다. 이후 비교기는 

VDAC와 GND를 비교하여 최상위 비트를 판별하며 

SA-로직은 그 값에 따라 최상위 커패시터, 2N-1CU의 

하판을 +VREF 혹은 –VREF에 연결한다. 이러한 동작을 

최하위 커패시터, CU가 +VREF 혹은 –VREF에 연결될 

때 까지 반복한다. 이 때 VRST는 ADC의 입력 범위의 

높은 레벨을 차지하기 때문에 VRST에 대한 A/D 변환 

결과, D1ST의 최상위 비트는 항상 “1”의 값을 가지며 

2N-1CU의 하판은 –VREF에 연결 된다. 또한 A/D 변환 

완료 후 VDAC는 비교기의 오프셋 전압, VOFFSET에 수렴

함으로 VDAC는 아래 수식과 같이 표현할 수 있다.

여기에서 D1ST[i]는 첫 번째 N-비트 A/D 변환 결과의 

i 번째 비트에 대응되며 “1” 또는 “-1”의 값을 가진다. 

그림 4(a)와 (b)는 제안한 CDS 방식의 첫 번째 단계

에서 각각 VRST 샘플링 및 이에 대한 A/D 변환 후 

4-비트 커패시터 DAC의 회로도를 나타낸다.

(a)

(b)

그림 4. 제안한 CDS 방식의 첫 번째 단계에서의 4-비트 커패시
터 DAC 회로도, (a) VRST 샘플링 구간, (b) A/D 변
환 구간.

Fig 4. Schematic of the 4-bit capacitor DAC for 1st step of 
the proposed CDS method, (a) VRST sampling 
phase, (b) A/D conversion phase.

VRST를 샘플링 하는데 있어 그림 4(a)와 같이 모든 

커패시터의 상단은 샘플링 스위치를 거쳐 VRST와 연

결되고 모든 커패시터의 하판은 MUX 스위치를 거

쳐 GND와 연결 된다. A/D 변환 후 D1ST가 “1001”

≈

≈ 




  



   ∙


 
    

     (1)
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일 때 4-비트 커패시터 DAC 내 8CU, 4CU, 2CU, 및 

CU의 하판은 그림 4(b)와 같이 각각 –VREF, +VREF, 

+VREF, 및 –VREF에 연결되고 VDAC는 

VRST-3/16VREF를 출력한다.

그림 5(a)와 (b)는 제안한 CDS 방식의 두 번째 단

계에서 각각 VSIG 샘플링 및 D1ST에 대한 D/A 변환 

시 4-비트 커패시터 DAC의 회로도를 나타낸다. 

VSIG를 샘플링 시 모든 커패시터의 상단은 그림 5(a)

와 같이 VSIG에 연결되나 각 커패시터의 하판은 

GND가 아닌 +VREF 혹은 –VREF에 연결된다. 이 때 

4CU, 2CU 및 CU 커패시터의 하판은 그림 4(b)의 

VRST 에 대한 A/D 변환 후 연결 된 기준 전압과 반

대되는 -VREF, -VREF, 및 +VREF이 각각 연결되며 

8CU 커패시터의 하판은 그림 4(b)에 연결 된 기준 

전압과 동일한 -VREF가 연결된다. 이후 D/A 변환 

동작을 수행하기 위하여 그림 5(b)와 같이 모든 커패

시터의 하판을 GND와 연결한다.

(a)

(b)

그림 5. 제안한 CDS 방식의 두 번째 단계에서의 4-비트 커패시
터 DAC 회로도, (a) VSIG 샘플링 구간, (b) D/A 변환 
구간.

Fig 5. Schematic of the 4-bit capacitor DAC for 2nd step of 
the proposed CDS method, (a) VRST sampling 
phase, (b) D/A conversion phase.

이 때, 전하 공유 현상에 의해 VDAC는 VSIG+13/16VREF을 

출력하며 이 전압은 VSIG-VRST+VREF+VOFFSET로 표현할 

수 있다. N-비트 커패시터 DAC의 경우 예로 든 

4-비트 커패시터 DAC와 동일한 동작을 반복하며 

VDAC는 아래의 수식과 같이 표현할 수 있다.

따라서, 제안한 CDS 방식의 두 번째 단계 후 N-

비트 커패시터 DAC는 VRST와 VSIG와의 차이뿐만 아

니라 VOFFSET를 포함한 전압을 출력한다. 제안한 

CDS 방식의 세 번째 단계에서 N-비트 SA-ADC는 

N-비트 커패시터 DAC의 출력, (2)를 첫 번째 단계

에서의 동작과 동일한 방식을 사용하여 A/D 변환한

다. A/D 변환 후 VDAC는 아래와 같이 표현할 수 있

다.

여기서 D2ND[i]는 두 번째 N-비트 A/D 변환 결과

의 i 번째 비트에 대응되며 “1” 또는 “-1”의 값을 

가진다.

제안한 CDS 방식의 네 번째 단계에서 VRST-VSIG

를 얻기 위하여 (3)을 간략화하면 아래와 같이 표현 

할 수 있다.

따라서, (4)에서 VOFFSET이 제거 될 뿐만 아니라 

VRST-VSIG에 대한 A/D 변환 결과, DCDS는 D2ND에 2

의 보수를 취함으로써 얻을 수 있다.

 




  



   ∙


 
≈ 

     (2)

≈

≈ 
  



   ∙


  (3)



≈
  



   ∙


 
≈





  




 

 




  



   ∙


 
    (4)

그림 6. 12-비트 SA-ADC 회로도.    Fig 6. Schematic of the 12-bit SA-ADC.
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II. 회로 설계

그림 6은 제안한 CDS 방식을 내장한 12-비트 

SA-ADC의 회로도이다. 제공받은 공정은 화소를 지원

하지 않기 때문에 VRST와 VSIG 대신 SA-ADC는 외부

에서 인가된  연속된 두 입력 전압, VIN1과 VIN2를 

A/D 변환 한다. 12-비트 커패시터 DAC는 두 개의 

6-비트 커패시터 DAC로 구성된 분할-커패시터 DAC 

구조를 갖는다. 커패시터 DAC 내 단위 커패시터. CU

는 30 fF의 크기를 가지고 있으며 

metal-insulator-metal (MIM) 커패시터를 사용한다. 

VDAC와 GND를 비교하는 비교기단은 프리앰프와 비교

기로 구성된다.

그림 7은 제안한 CDS 방식에 따른 12-비트 

SA-ADC의 타이밍 다이어그램이다. SA-ADC는  300 

ns의 입력 전압 샘플링 시간을 가지며 이후 A/D 변환 

동작 시 각 스텝 별로 100 ㎱를 소모한다.  SA-ADC

는 총 1.5 ㎲의 A/D 변환 시간과 19.8 ㎼의 전력을 

소비한다. 제안한 CDS 방식의 첫 번째 단계에서, 

EN_SAMPLE이 high가 되면 커패시터 DAC는 샘플링 

스위치를 통해 VIN1을 샘플링 한다.

이후 비교기 구동 신호, EN_CMP 신호가 low에서 

high로 변하는 순간 비교기는 VDAC와 GND를 비교한

다. SA-로직은 비교 결과에 따라 +VREF 또는 –VREF

를 각 커패시터에 순차적으로 연결함으로써 VIN1을 

A/D 변환한다. 이후 두 번째 단계에서 EN_SAMPLE

이 high가 됨에 따라 커패시터 DAC 는 VIN2를 샘플링 

하며 VIN1의 A/D 변환 결과에 대한 D/A 변환을 통해 

VIN2-VIN1+VREF+VOFFSET을 출력한다. 세 번째 단계에서

는 앞선 커패시터 DAC의 출력을 A/D 변환한다.

그림 9. 테스트 칩의 블록 다이어그램.
Fig 9. Block diagram of test chip.

그림 10. 제작한 테스트 칩의 사진.
Fig 10. Microphotograph of the fabricated test chip.

그림 8. 3개의 리드아웃 채널에 대한 레이아웃. Fig 8. Layout of the 3 readout channels.

그림 7. 12-비트 SA-ADC 회로도. Fig 7. Schematic of the 12-bit SA-ADC.
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그림 11. 테스트 보드의 사진.
Fig 11. Photograph of test board.

네 번째 단계에서 VIN1-VIN2에 대한 A/D 변환 결과

를 얻기 위해 2의 보수 연산을 수행함에 있어  

VIN2-VIN1+VREF+VOFFSET에 대한 A/D 변환 결과에 역

수를 취한다. 이 때 1 LSB 오차는 모든 SA-ADC에 

동일하게 발생함으로 ADC 출력 간 편차를 유발하지 

않는다. 

그림 8과 그림 9는 각각 12-비트 SA-ADC와 메모

리로 구성 된  리드아웃 채널의 레이아웃과 테스트 칩

의 블록다이어그램을 나타낸다. 각 리드아웃 채널은 14 

㎛ × 1116 ㎛의 크기를 가지며 이 중 12-비트 

SA-ADC가 14 ㎛ × 954 ㎛, 메모리가 14 ㎛ × 162  

㎛의 크기를 차지한다. 테스트 칩은 50개의 리드아웃 

채널을 가지며 샘플-앤-홀드 회로를 통해 모든 리드아

웃 채널에 동일한 입력 전압을 인가한다. 샘플-앤-홀

드 회로는 외부에서 인가 된 VIN1과 VIN2를 순차적으로 

출력하며 12-비트 SA-ADC는 제안한 CDS 방식을 통

해 VIN1-VIN2를 A/D 변환한다. 각 SA-ADC의 A/D 

변환 결과는 메모리에 저장되며 센스앰프를 통해 리드

아웃 회로 바깥으로 전달된다. 바이어스 및 기준 전압 

발생기는 SA-ADC에 사용되는 바이어스 및 기준 전압

들을 공급한다.

(a)

(b)

그림 12. 12-비트 SA-ADC의 선형성 측정 결과, (a) DNL,   
(b) INL.

Fig 12. Measured linearity of the 12-bit SA-ADC, (a) DNL,  
 (b) INL.

IV. 결과 및 고찰

그림 10과 그림 11은 각각 테스트 칩과 이를 측정하

기 위한 테스트 보드의 사진들이다. 테스트 칩은 0.18 

㎛ CMOS 공정을 이용해 제작되었으며  2.2 ㎜ × 

2.2 ㎜의 크기를 가진다. Chip on board (COB)를 통

해 PCB에 실장 된 테스트 칩은 ADC의 선형성 및 동

적 성능들을 측정하기 위하여 SubMiniature version A 

(SMA) 커넥터를 통해 사인파 입력 신호를 공급받는다. 

외부의 field programmable gate array (FPGA)는 테스

트 칩의 제어 신호를 공급하며 logic analyzer는 테스

트 칩의 출력을 전달 받아 저장하는 역할을 한다.

그림 12와 그림 13은 각각 12-비트 SA-ADC의 선

형성과 고속 푸리에 변환에 대한 측정 결과이다. 측

정된 12-비트 SA-ADC의 선형성은 –0.82/+1.42 

LSB의 DNL과 –1.31/+2.08 LSB의 INL을 가진다. 이

러한 ADC의 선형성 오차는 14 ㎛의 좁은 너비 안에

SA-ADC를 내장하는 데 있어 신호선의 복잡도 증가로 

인한 각 커패시터 간 부정합으로 인해 발생하였다. 또

한 제안한 CDS 방식에서 SA-ADC는 입력 신호를 캐퍼

시터 DAC에 샘플링하는 데 있어 top plate sampling 

방식을 사용하며 이로 인해 입력 신호의 크기에 따라 

서로 다른 크기의 charge injection error가 발생하였

다.

그림 13. 12-비트 SA-ADC의 고속 푸리에 변환 그래프 
(FIN=12.49 kHz, FS=333 kHz)

Fig 13. FFT plot of the 12-bit SA-ADC (FIN=12.49 kHz, 
FS=333 kHz)
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그림 14. 제안한 CDS 방식 사용 유무에 12-비트 SA-ADC 출력
Fig 14. Outputs of the 12-bit SA-ADC with and without 

the proposed CDS method

그림 15. 제안한 CDS 방식 사용 시 VIN1-VIN2의 차에 따른 
12-비트 SA-ADC 출력.

Fig 15. Outputs of the 12-bit SA-ADC with the proposed 
CDS method according to VIN1-VIN2

이는 ADC의 DNL과 INL의 비대칭 및 FPN을 유발

한다. 12-비트 SA-ADC에 12.5 kHz의 사인파 입력 

시 측정된 SNDR과 SNR은 각각 64.7 dB와 65.4 dB

이며 이를 ENOB로 변환 시 10.5-비트의 성능을 나타

낸다.

그림 14는 제안한 CDS 방식을 사용 시와 사용 하지 

않을 시 리드아웃 채널 순서에 따른 50개 SA-ADC의 

출력이다. 제안한 CDS 방식을 사용하지 않을 시 모든 

SA-ADC가 +1/2VREF의 VIN1을 A/D 변환할 경우, 

SA-ADC 출력은 3186.8 LSB의 평균값과 54.64 LSB

의 큰 편차를 가진다. 반면에 제안한 CDS 방식을 사

용 시 모든 SA-ADC가 +1/2VREF의 동일한 크기를 가

지는 연속된 두 입력 전압, VIN1과 VIN2를 순차적으로 

분해 할 경우, CDS 연산에 의해 SA-ADC 출력은 

0.34 LSB의 평균값과 0.35 LSB의 적은 편차를 가진다.

그림 15는 제안한 CDS 방식을 사용 시 연속 된 두 

입력 전압의 차, VIN1-VIN2가 GND, +1/2VREF, 및 

VREF 일 경우 측정 된 리드아웃 채널 순서에 따른 

SA-ADC의 출력을 나타낸다. VIN1-VIN2의 차가 

+1/2VREF 씩 증가할 경우 SA-ADC의 출력은 1148.09 

LSB와 1147.07 LSB의 거의 동일한 간격을 가진다. 두 

간격 간의 1.02 LSB 차이는 ADC의 선형성 오차에 의

한 것이다. 추가적으로, ADC 간 출력 편차는 

VIN1-VIN2에 관계없이 1 LSB이하의 값을 가진다.

표 1.  제안한 CDS 방식과 기존 방식과의 비교
Table 1. Performance comparison with the proposed and 

previous CDS methods

[6] [8] This work

Process 0.18 μm 0.18 μm 0.18 μm

Supply (V) 3.3/1.8 3.3/1.8 1.8

Resolution 
(bit) 10 12 12

CDS 
architecture

Analog 
CDS

Digital 
CDS

Proposed 
CDS

Required 
circuit for 

CDS

Sampling
capacitor

Column
processor None

ADC offset 
cancelling

Not 
possible Possible Possible

Pixel noise 
cancelling Possible Possible Possible

Column 
FPN 2.7 LSB 0.65 LSB 0.35 LSB*

*: 테스트 칩의 column FPN은 dark condition을 고려

하여 VIN1과 VIN2가 같을 경우의 값을 측정 함

*: By considering dark condition, column FPN of 

test chip is measured when VIN1 and VIN2 are the 

same.

표 1은 SA-ADC에 적용 된 기존 방식과 제안한 

CDS 방식을 비교한 것이다. 추가 커패시터를 사용하여 

VRST를 비교기의 한 쪽 입력단에 저장하는 기존의 아

날로그 CDS 방식의 경우 SA-ADC의 오프셋이 제거되

지 않아 큰 FPN을 가진다 [6]. 디지털 CDS 방식의 경

우 VRST의 잡음 및 SA-ADC의 오프셋을 제거 가능하

나 리드아웃 채널 마다 복잡한 디지털 연산 회로를 필

요로 한다 [8]. 반면, 제안한 CDS 방식의 경우 추가 

회로 없이 CDS 기능을 SA-ADC에 내장함에 따라 소

비 전력 및 면적을 줄일 수 있다.
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V. 결 론

본 논문에서는 CIS 내 화소의 초기 전압이 가지는 

잡음과 SA-ADC의 오프셋을 제거하기 위해 CDS 방식

을 제안한다. 소비 전력 및 면적을 줄이기 위하여제안

한 CDS 방식은 추가 회로를 사용하지 않고 SA-ADC 

내 커패시터 DAC의 각 커패시터에 연결되는 기준 전

압을 조절한다. 테스트 칩은 0.18 ㎛ CMOS 공정을 

사용하여 제작되었으며 SA-ADC 및 메모리를 포함한 

리드아웃 채널은 14 ㎛ × 1116 ㎛의 면적을 차지한

다. SA-ADC는 1.5 ㎲의 A/D 변환 시간을 가지며 

19.8 ㎼의 전력을 소비한다. SA-ADC의 선형성을 측

정한 결과 –0.82/+1.42 LSB의 DNL과 –1.31/+2.08 

LSB의 INL을 가진다. 또한 12.5 kHz의 사인파 입력 

시 64.7 dB의 SNDR과 65.4 dB의 SNR을 가진다. 제

안한 CDS 방식을 이용 시 SA-ADC는 두 연속된 입

력 간의 차이를 출력할 뿐만 아니라 SA-ADC 출력 간 

편차는 54.64 LSB에서 0.35 LSB로 감소한다. 따라서 

제안한 CDS 방식은 열 병렬 SA-ADC를 사용하는 

CIS에 적합하다. 
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