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Abstract

Charge induction based detectors for cosmic dust are employed in space to determine the
trajectory or velocity and charge of cosmic dust particles in various settings. The dust particles
exhibit a certain charge due to solar radiation. This charge is evaluated non-destructively by
measuring charges induced in the electrodes of a dust detector.

The present work is mainly concerned with the optimized design of the aforementioned
detectors and charge-sensitive amplifiers for both space applications and test setups on earth.
Additionally, an increase in the supported particle velocity range, both at the lower end and
at the higher end is investigated.

A simulation model is presented, that considers both a simplified model of the detector and
a model of the amplifier. For the parameter estimation system an ideal approximation is
assumed. By evaluating this model, new insights into the dependencies between the detector
electrode design, the detector output signal and the noise generated by the detector and the
amplifier are provided.

It is shown that the electrode length has only a minimal influence on the detection sensitivity,
but short electrodes enable a reduction of the power consumption at a similar sensitivity. A
wide spacing between the electrodes and the shielding grids improves the detection sensitivity,
but increases the variance of the estimated particle speed.

In total, a velocity range from 15m/s to 300 km/s is considered. To enable the detection of
slow particles, a differential charge-sensitive amplifier is designed. A theoretic comparison to
ground-referred charge-sensitive amplifiers is presented to improve the understanding of the
concept of differential charge-sensitive amplifiers. Noise due to leakage paths and dielectric
dissipation at low frequencies is minimized by selecting specific low loss materials.

The detection of fast particles is enabled by the design of a fast charge-sensitive amplifier,
supporting frequencies up to 50 MHz.

For the differential charge-sensitive amplifier, an equivalent noise charge of 55 elementary
charges is achieved in the frequency range from 40 Hz to 300 kHz for a ground-referred
detector capacitance of 2.2 pF at each input.
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Zusammenfassung

Detektoren fiir kosmischen Staub, die auf der Auswertung influenzierter Ladungen basieren,
werden im Weltraum eingesetzt, um in unterschiedlichen Anwendungen die Flugbahn oder die
Partikelgeschwindigkeit und die Ladung kosmischer Staubpartikel zu bestimmen. Aufgrund
der Strahlung der Sonne weisen die Partikel eine gewisse Ladung auf, die durch die Messung
influenzierter Ladungen in den Elektroden des Staubdetektors zerstorungsfrei ausgewertet
wird.

Die vorliegende Arbeit beschéftigt sich hauptsdchlich mit dem optimierten Entwurf der
zuvor genannten Detektoren und Ladungsverstéirker, sowohl in Bezug auf die Verwendung
im Weltraum als auch fiir die Verwendung in Testaufbauten auf der Erde. Zusétzlich wird
das Ziel verfolgt, den Geschwindigkeitsbereich, in dem Staubpartikel erkannt werden kénnen,
im Bereich niedriger Geschwindigkeiten und im Bereich hoher Geschwindigkeiten zu erweitern.

Es wird ein Simulationsmodell vorgestellt, das sowohl ein vereinfachtes Modell des Detektors
als auch ein vereinfachtes Modell des Verstérkers beinhaltet. Fiir das System zur Schéitzung
der Partikelparameter wird vereinfacht ein ideales System betrachtet. Durch die Auswertung
des Systemmodells werden neue Einsichten in die Abhéngigkeiten zwischen dem Aussehen
der Elektrode, dem Ausgangssignal des Detektors und dem Rauschen des Detektors und des
Verstérkers ermoglicht.

Es wird gezeigt, dass die Lénge der Elektrode nur einen geringen Einfluss auf die Emp-
findlichkeit des Detektors hat, eine kurze Elektrodenldnge jedoch eine Reduzierung der
Leistungsaufnahme bei dhnlicher Empfindlichkeit ermdglicht. Ein grofferer Abstand zwischen
der Abschirmung und der Elektrode erhoht die Empfindlichkeit in Bezug auf die Detektion,
erhoht aber auch die Varianz der geschétzten Geschwindigkeit.

Insgesamt wird der Geschwindigkeitsbereich zwischen 15m/s und 300 km/s betrachtet. Um
die Detektion langsamer Partikel zu ermoglichen, wird ein differenzieller Ladungsverstéarker
vorgestellt. Zur Verbesserung des Verstédndnisses des differenziellen Ladungsverstérkers erfolgt
ein theoretischer Vergleich mit dem massebezogenen Ladungsverstiarker. Das Rauschen auf-
grund dielektrischer Verluste und begrenzter Isolationswiderstdnde bei niedrigen Frequenzen
wird durch die Wahl spezifischer verlustarmer Materialien reduziert.

Die Erkennung schneller Partikel wird durch den Entwurf eines Ladungsverstiarkers mit einer
oberen Grenzfrequenz von 50 MHz ermoglicht.

Mit dem differenziellen Ladungsverstiarker wird eine dquivalente Rauschladung von 55 Ele-
mentarladungen im Frequenzbereich von 40 Hz bis 300 kHz fiir eine massebezogene Kapazitét
von 2,2 pF erreicht.



1 Einleitung

Gegenstand der vorliegenden Arbeit sind Detektorsysteme fiir geladene Staubpartikel, deren
Erkennungsverfahren auf dem Prinzip der Auswertung influenzierter Ladungen beruht. Ent-
sprechende Systeme werden primér in der Raumfahrt zur Detektion einzelner Staubpartikel
eingesetzt. Ein bekanntes Beispiel ist der Cassini Cosmic Dust Analyzer (CDA) [1]. Dieser
enthélt ein Detektorsystem, das durch die Auswertung influenzierter Ladungen die Flugbahn
und Geschwindigkeit einfallender kosmischer Staubpartikel ermitteln kann. Dies ermoglicht
die Bestimmung des Ursprungs kosmischer Staubpartikel, die anschliefend beziiglich ihrer
Zusammensetzung weiter untersucht werden.

Einen weiteren Anwendungsbereich stellt die Verwendung dhnlicher Detektorsysteme zur
Bestimmung der Geschwindigkeit und Ladung von Partikeln in Staubbeschleunigern dar,
die zum Test von Instrumenten fiir zukiinftige Weltraummissionen eingesetzt werden. Auch
wurden bereits Versuche unternommen, auf Influenz basierende Partikeldetektoren zur
Vermessung der Rufipartikel in Abgasstromen einzusetzen [2].

Als kosmische Staubpartikel werden feste Partikel im Weltraum bezeichnet, die je nach
Definition einen Durchmesser zwischen 20 nm und 200 pm [3] bzw. weniger als 200 nm [2]
aufweisen. Durch den photoelektrischen Effekt werden die Partikel von der Sonne aufgeladen
und weisen Ladungen zwischen ca. 107 C [4] und 107 C [3] auf. Bei Experimenten
auf der Erde erfolgt die Aufladung entweder durch den Staubbeschleuniger oder durch
UV-Strahlung [2].

1.1 Funktionsprinzip

Auf der Auswertung von Influenzladungen basierende Partikeldetektoren bestehen aus drei

Hauptkomponenten:

e Der Detektor enthilt eine oder mehrere Elektroden in einem abschirmenden Gehéuse
und befindet sich in den meisten Féllen in einem Vakuum. Passiert ein geladener

Partikel den Detektor, treten durch Influenz Spiegelladungen in den Elektroden auf.

e Die Elektroden sind mit einem ladungssensitiven Verstiarker (CSA) verbunden, der die

influenzierte Ladung verstéarkt und in eine Spannung umsetzt.
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e Das Ausgangssignal des CSAs wird durch ein Filtersystem gefiltert und ausgewertet.

1.1.1 Detektor

Detektoren treten in verschiedenen Ausfithrungen auf. Der Hauptunterschied besteht in der
Form und Anordnung der Elektroden. In komplexeren Systemen werden Gitter mit stabfor-
migen Elektroden eingesetzt, die jeweils einzeln ausgewertet werden [3,5]. Dies ermdoglicht
neben der Bestimmung des Einfallswinkels und der Geschwindigkeit auch die Bestimmung
der Einfallsposition des Partikels. Ein Vorteil dieses Verfahrens ist die geringe Kapazitiat der
einzelnen Elektroden und die daraus folgende hohere Sensitivitét. Einen Nachteil stellt die
hohe Anzahl auszuwertender Signale dar.

Eine weitere verbreitete Detektorform setzt Gitter als Elektroden ein, die zwischen Ab-
schirmgittern platziert werden [6]. Teilweise werden mehrere Gitterelektroden nebeneinander
platziert [6], teilweise erfolgt die Anordnung hintereinander [2]. Auch diese Detektoren
ermoglichen zum Teil die Bestimmung des Einfallswinkels, der Geschwindigkeit und der
Einfallposition [6].

Die dritte betrachtete Detektorklasse verwendet langliche zylinderférmige Elektroden, die
von den geladenen Partikeln durchflogen werden. Im einfachsten Fall handelt es sich bei den
Elektroden um einfache Rohrabschnitte, die nur die Bestimmung der Partikelgeschwindigkeit
und der Ladung erlauben [7]. Eine Abwandlung dieser Elektrodenform stellen hintereinander
angeordnete Gitterelektroden dar, die mit dem gleichen Ladungsverstirker verbunden sind [1].
In beiden Fillen bleibt die Spiegelladung bei entsprechender Dimensionierung wihrend des
Durchflugs ndherungsweise konstant. Anordnungen mit mehreren Gittern erméglichen auch
die Bestimmung des Einfallswinkels [1].

In dieser Arbeit werden hauptséichlich Detektoren der letztgenannten Form betrachtet,
die iiber einen bestimmten Zeitraum eine ndherungsweise konstante Spiegelladung zeigen.
Abhéngig von der Elektrodenform ergeben sich stark unterschiedliche Detektorkapazititen
und Signalformen, die sich auf die Signalenergie und das Rauschverhalten des Systems

auswirken.

1.1.2 Ladungsverstirker

Der Ladungsverstérker stellt die zweite Grundkomponente der betrachteten Detektorsysteme
dar. In den meisten Féllen handelt es sich um einen kapazitiv riickgekoppelten Spannungs-
verstérker [8], der die Ladung der Elektrode integriert und in eine Spannung umsetzt. Der
Eingangstransistor stellt eine der wichtigsten Rauschquellen des Ladungsverstéirkers dar und

hat mafgeblichen Einfluss auf die Empfindlichkeit des Systems.
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Das Rauschen des Ladungsverstérkers wird im Rahmen der Arbeit ausfiihrlich betrachtet.
Signifikanten Einfluss auf das Rauschverhalten hat einerseits die verwendete Halbleitertech-
nologie, andererseits beeinflusst auch die Art des Transistors das Rauschverhalten. Sowohl
JFETs [4] als auch MOSFETSs [3] werden fiir aktuelle Ladungsverstérker eingesetzt. In typi-
schen Systemen werden unipolare Ladungsverstirker verwendet, die nur iiber einen Eingang
verfiigen. Im Weiteren werden zusétzlich differenzielle Verstéarker betrachtet, die spezifisch

angepasste differenzielle Detektoren erfordern.

1.1.3 Filtersystem

Abhéingig vom Anwendungsfall kommen unterschiedliche Filtersysteme zum Einsatz. Klassi-
sche Echtzeitsysteme, die nur den Zeitpunkt des Auftretens geladener Partikel bestimmen,
verwenden zur Filterung des Signals Impulsformer-Verstérker [7], die effektiv einen Band-
passfilter darstellen. Anschlieend wird iiber einen Schwellwertentscheider das Vorhandensein
eines Partikels bestimmt.

In [2] wird ein echtzeitfihiges System beschrieben, das die klassischen analogen Bandpassfilter
durch digitale, teilweise vereinfachte Korrelationsfilter ersetzt. Durch dieses Vorgehen konnte
die Empfindlichkeit im Vergleich zu einem &lteren Referenzsystem um ca. 20 dB gesteigert
werden [2].

Fiir Systeme, die genauere Informationen iiber den Partikel extrahieren sollen, d.h. z.B. den
Einfallswinkel, eignen sich digitale Systeme, die die genaue Form des Pulses auswerten. Dies

ist z.B. mit der Methode der maximalen Mutmaflichkeit méglich.

1.2 Ziele der Arbeit

Als primérer Parameter fiir die Charakterisierung und Auslegung ladungsbasierter Partikelde-
tektoren wird nach dem Stand der Technik die so genannte dquivalente Rauschladung (ENC)
verwendet. Diese beschreibt das am Ausgang des Verstéirkers beobachte Rauschen unter
Beriicksichtigung der Ladungsverstarkung des Systems in einem festgelegten Frequenzbereich.
Fiir klassische Echtzeitsysteme, die als Filter lediglich einen Bandpassfilter einsetzten und
die Detektion iiber Schwellwertentscheider durchfithren, erméglicht die ENC eine direkte
Quantifizierung der Empfindlichkeit des Systems.

Fiir fortschrittliche Detektorsysteme hingegen ist die ENC fiir die Bestimmung der Emp-
findlichkeit nur eingeschriankt geeignet. Als Beispiel kann ein System betrachtet werden, das
mehrere Korrelationsfilter einsetzt [2]. In diesem Fall hingt die relevante Signalbandbreite
von der Geschwindigkeit des Partikels ab. D.h. fiir langsame Partikel ist die Bandbreite des

erforderlichen Filters klein, fiir schnelle Partikel ergibt sich eine groflere Bandbreite.
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Daraus folgt eine hohere Empfindlichkeit fiir langsamere Partikel. Dariiber hinaus beeinflussen
Faktoren wie die Geometrie der Elektroden oder das 1/f-Rauschen der Transistoren die
spektralen Leistungsdichten des Rauschens und der Signale der Partikel. Eine direkte Ablei-
tung der Empfindlichkeit anhand eines in einem festgelegten Frequenzbereich gemessenen
Rauschens ist unter diesen Bedingungen nicht mehr méglich.

Daraus folgt, dass eine einfache Optimierung des Rauschverhaltens durch die Betrachtung der
Einzelkomponenten anhand des ENC-Wertes nicht moglich ist. Vielmehr sind die gegenseitigen
Abhéngigkeiten der einzelnen Komponenten des Systems zu beriicksichtigen. Es ist das Ziel
dieser Arbeit, zunéchst die mafligeblichen Einflussgroflen fiir das Verhalten der einzelnen
Komponenten zu analysieren. Anschlieend wird die Optimierung des Rauschverhaltens des
Gesamtsystems unter Beriicksichtigung der gegenseitigen Abhéngigkeiten betrachtet.
Zuletzt werden beispielhaft Entwiirfe und Messergebnisse verschiedener Ladungsverstéirker
gezeigt, die spezifisch an die Ergebnisse der Optimierung angepasst sind. Empfindlichkeitsbe-

grenzende Faktoren werden diskutiert.



2 Einflussfaktoren der

Systemempfindlichkeit

In diesem Kapitel werden die wichtigsten Faktoren grundlegend diskutiert, die sich auf
die Sensitivitédt der betrachteten Detektorsysteme auswirken. Die Sensitivitdt kann durch
verschiedene Metriken quantifiziert werden, die abhéngig vom betrachteten System eingesetzt
werden.

Beeinflusst wird die Sensitivitdt durch verschiedene Faktoren, die in zwei grundsétzliche
Gruppen eingeteilt werden konnen: Das Rauschverhalten des Systems wird durch das Rausch-
verhalten des Detektors und des Verstérkers sowie durch eingekoppeltes Rauschen bestimmt.
Die Signalform wird durch die Form des Detektors und die Parameter des Partikels festgelegt.
Im Folgenden werden zunéchst die Metriken der Sensitivitéit definiert. Anschliefend erfolgt
die theoretische Analyse der Rauschquellen des Systems sowie eine beschrinkte Betrachtung

des Einflusses der Detektorform auf die Sensitivitit des Systems.

2.1 Metriken der Sensitivitit

Die eingesetzten Metriken zur Definition der Sensitivitéat ergeben sich in Abhéngigkeit des
eingesetzten Erkennungssystems. Die klassische Definition der Sensitivitét eines Systems zur
Ladungsdetektion erfolgt iiber die dquivalente Rauschladung (ENC) [9,10].

2.1.1 Aquivalente Rauschladung

Fiir die Berechnung der ENC wird ein Detektorsystem mit einem festgelegten Ausgangsfilter
und einem festgelegten Verlauf des Eingangssignals betrachtet. Der Filter wird meist als
Impulsformer (engl. Pulse-Shaper) bezeichnet. Unter den genannten Bedingungen ergibt sich
fiir das influenzierte Ladungssignal im Detektor mit der maximal im Detektor influenzierten

Ladung Qg und dem normierten Ladungsverlauf sgg(t):

qdet(t) = Cgsig : Ssig(t) (21)



6 2 FEinflussfaktoren der Systemempfindlichkeit

Die Systemantwort auf dieses Eingangssignal ist gegeben durch:

uaus(t) - qdet(t> * hsys(t) (22)

Dabei stellt hgys(t) die Impulsantwort des Ladungsverstérkers mit Ausgangsfilter dar. Das
maximale Verhéltnis zwischen der Ausgangsspannung u,,s(t) und der Eingangsladung Qe

ist gegeben durch [10]:

Uaus max
——— = max(Ssg(t) * heys(t)) (2.3)
Qsig

Dann ist die ENC definiert durch:

Un aus,rms

ENC = max (Ssig(t) * heys(t)) (24)
Uh,aus,rms beschreibt den Effektivwert des am Ausgang des Filters beobachteten Rauschens.
Diese Rauschspannung wird durch die maximale Verstarkung der Ladung auf den Eingang
des Systems bezogen. Entsprechend dieser Definition beschreibt die ENC die Ladung, die auf
den Eingang des Verstéirker mit dem vorgegebenen Verlauf aufgebracht werden muss, damit
sich am Ausgang des Filters ein maximales Signal-Rausch-Verhiltnis von eins ergibt [10].
D.h. die ENC entspricht vereinfacht ausgedriickt dem auf die Eingangsladung bezogenen

Rauschen des Systems.

Eine wichtige Einschrankung der ENC ist, dass der ermittelte Wert zunéchst nur fiir einen
festgelegten zeitlichen Verlauf des Ladungssignals gilt. Historisch gesehen wurden im Zu-
sammenhang mit Ladungsverstérkern meist Systeme betrachtet, die einen nahezu unverin-
derlichen Signalverlauf aufweisen. Ein Beispiel sind Halbleiterdetektoren aus dem Bereich
der Teilchenphysik. Bei Interaktion eines Partikels mit einem Halbleiterdetektor entstehen
Elektronen-Loch-Paare, die typischerweise innerhalb weniger Nanosekunden getrennt und
gesammelt werden [9]. In diesem Fall erfolgt die Definition der ENC unter der Annahme

eines Dirac-Impulses des Stroms als Eingangssignal des Detektors [9)].

Formale Voraussetzung fiir diese Annahme ist, dass die Bandbreite des zu entwerfenden
Filters so gewéhlt wird, dass dieser die beobachtete Flankensteilheit des Ausgangssignals
dominiert. Es existieren allerdings auch Halbleiterdetektoren, die eine Sammelzeit im Mikro-
sekundenbereich mit grofier Varianz aufweisen [11], sodass die Anstiegszeit bei der Auslegung

des Filters beriicksichtigt werden muss.

Hauptséchlich im ersten Fall stellt die ENC eine intuitive Beschreibung des Rauschverhaltens
dar, aus der mithilfe der Eingangsladung das zu erwartende Signal-Rausch-Verhéltnis ermittelt

werden kann.
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Die Festlegung der Impulsantwort des Impulsformers erfolgt dann anhand der spektralen
Rauschleistungsdichte und der notwendigen Zéhlrate des Systems [10].
Die im Rahmen dieser Arbeit betrachteten kapazitiven Detektoren zur Erfassung geladener
Teilchen weisen ein Verhalten auf, das stark von dem Verhalten typischer Halbleiterdetektoren
abweicht. Ein beispielhafter Detektor ist in Abbildung 2.1 dargestellt.
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Abbildung 2.1: Schematische Darstellung eines einfachen Detektors.

Der Detektor besteht aus einer zylinderférmigen Abschirmung mit Abschirmgittern an
den Enden. In der Schnittdarstellung sind zwei kleinere Rohrabschnitte zu erkennen, die
die Elektroden bilden, die mit den Ladungsverstéarkern verbunden werden. Durchfliegt ein
Partikel den Detektor entlang der Symmetrieachse, ergibt sich in den Elektroden jeweils ein
Ladungssignal, dessen Dauer, Anstiegs- und Abfallzeit invers proportional zur Geschwindigkeit
des Partikels ist. In typischen Anwendungen erstreckt sich der Geschwindigkeitsbereich der
Partikel iiber mehrere Groflenordnungen, sodass die Energie des Signals in Abhéngigkeit von

der Partikelgeschwindigkeit in unterschiedlichen Frequenzbereichen auftritt.

Um trotzdem die Detektion aller Partikel zu erméglichen, werden im einfachsten Fall Aus-
gangsfilter mit groffer Bandbreite eingesetzt, deren Grenzfrequenzen anhand des Frequenzbe-
reichs der Eingangssignale festgelegt werden. Es ist dann gerechtfertigt den Ausgangsfilter
nicht als Pulsformer, sondern als Bandpassfilter zu betrachten, da aufgrund der Varianz der

Impulsdauer eine gezielte Pulsformung nicht moglich ist.

Durch die unterschiedliche Beeinflussung der maximalen Amplitude des Ausgangspulses in
Abhéangigkeit von der Partikelgeschwindigkeit ergibt sich ein System, in dem die ENC von
der Geschwindigkeit des Partikels abhédngt. Zwangslaufig folgt aus der grolen Bandbreite des
Filters eine erhohte Rauschleistung und ENC, die durch die Einschrinkung des betrachteten

Geschwindigkeitsbereichs deutlich verbessert werden kann [2].
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2.1.2 Erweiterung der dquivalenten Rauschladung zur spektralen

Leistungsdichte der dquivalenten Rauschladung

Wird ein einfaches Detektorsystem mit einem festgelegten Verlauf des Eingangsimpulses
betrachte, so ist die ENC ausreichend zur Charakterisierung des Rauschverhaltens und damit
der Sensitivitidt des Systems. Auch verschiedene Detektor-Filter-Verstéirkerkombinationen
kénnen anhand des ENC-Werts verglichen werden. Fiir Systeme mit stark variablen Verlauf
des Eingangssignals ist die Charakterisierung des Rauschens durch einen einzelnen ENC-Wert
hingegen unzureichend, da die ENC vom zeitlichen Verlauf des Eingangsimpulses und der
Systemantwort auf diesen Impuls abhéngt. Eine Moglichkeit wére, fiir jeden moglichen Verlauf
des Eingangssignals einen eigenen ENC-Wert zu bestimmen und den Verlauf des ENC iiber
z.B. der Impulsdauer zu vergleichen. Ein Nachteil dieses Verfahrens ist, dass die ermittelten
Werte nur fiir eine spezifische Kombination aus Detektor, Verstiarker und Filtersystem giiltig
sind.

Dies erweist sich insbesondere dann als problematisch, wenn ein Verstarker mit verschiedenen
Filtersystemen eingesetzt werden soll, das finale digitale Filtersystem noch nicht existiert
oder der Ladungsverstéirker ohne Bezug auf das Filtersystem und einen spezifischen Detektor
charakterisiert werden soll. Im Rahmen der Arbeit wird deswegen die spektrale Leistungsdichte
der dquivalenten Rauschladung (ENC-PSD) definiert. Die ENC-PSD beschreibt die auf die
Eingangsladung bezogene spektrale Leistungsdichte des Rauschens des Verstarkers und
Detektors.

Es wird zuerst die frequenzabhéngige Kleinsignal-Ladungsverstérkung definiert, die einen Be-
zug zwischen einer Ausgangsspannungsamplitude des Verstirkers U,,s(f) und der Amplitude

einer sinusférmig verlaufenden Eingangsladung Qe (f) herstellt.

UaHS(f )
Aq(f) = 2.5
q( ) Qein(f) ( )
Die spektrale Leistungsdichte der dquivalenten Rauschladung ist dann gegeben durch:
SU n aus(f)
— ZmamsAJ J 2.

Hier stellt Sy aus(f) die spektrale Leistungsdichte (PSD) des am Ausgang des Verstérkers
beobachteten Rauschens dar.

Die ENC-PDS dient insbesondere zum Vergleich verschiedener Ladungsverstiarker in Bezug
auf die Verteilung der Rauschleistung iiber der Frequenz. Wird angenommen, dass ein
bestimmtes Filtersystem die maximale Amplitude eines auftretenden Ladungsimpulses am

Eingang nicht beeinflusst, kann der ENC-Wert eines solchen Filtersystems direkt durch
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die Multiplikation und Integration der Filterfunktion und ENC-PSD im Frequenzbereich
ermittelt werden. Anhand der Kleinsignal-Ladungsverstirkung des Verstiarkers kann der
zugehorige kompensierte Frequenzgang des resultierenden Filters ermittelt werden.

Da die ENC-PSD in erster Ndherung in Bezug auf das Rauschverhalten des Detektors nur
von dessen komplexer Kapazitit abhingt, kann die ENC-PSD im Labor auch mithilfe einer
dquivalenten konzentrierten komplexen Detektorkapazitdat ermittelt werden. Das ermdéglicht
eine einfache Charakterisierung des Ladungsverstiarkers ohne Abhéangigkeit von einem spezifi-
schen Detektor oder Filtersystem.

Durch die spektrale Darstellung wird zudem ein deutlich detaillierterer Vergleich verschie-
dener breitbandiger Verstéirker ermdoglicht, als iiber die bisher iibliche Angabe der iiber die

Bandbreite des Verstérkers integrierte ENC-PSD, die beispielsweise in [4] verwendet wird.

2.2 Rauschen in kapazitiven Staubdetektoren und

Ladungsverstirkern

In diesem Abschnitt werden Rauschquellen des analysierten Systems betrachtet, die einen
signifikanten Einfluss auf die ENC-PSD haben. Ein vereinfachtes Schaltbild des Systems
ist in Abbildung 2.2 dargestellt. Die grau hinterlegten Bauelemente sind als nicht ideale
Komponenten aufzufassen, die im Folgenden durch entsprechende Ersatzschaltbilder oder
mathematische Beschreibungen modelliert und analysiert werden.

Grundsétzlich sind drei Komponenten des Systems zu unterscheiden, die im Folgenden separat
betrachtet werden. Der Detektor beeinflusst das System primér durch seine Kapazitat und
das Rauschverhalten der Kapazitdt. Das Rauschverhalten des Verstérkers, im rechten Teil
der Abbildung dargestellt, wird typischerweise durch das Verhalten des Eingangstransistors
dominiert. Zusatzlich ist in dem Schaltbild eine einfache klassische ESD-Schutzschaltung
eingezeichnet, die unter bestimmten Umstidnden ebenfalls einen signifikanten Anteil der
Rauschleistung beitragen kann.

Theoretisch kann die Kombination aus Detektor und Verstéirker bei optimalen Rauschver-
halten so ausgelegt werden, dass die Sensitivitdt des Systems durch den Eingangstransistor
des Verstérkers begrenzt wird [10]. Daraus folgt jedoch nicht, dass andere Rauschquellen
beim Entwurf nicht beriicksichtigt werden miissen. Die im Rahmen der Arbeit erfolgten
Untersuchungen zeigen, dass nur bei konsequenter Optimierung aller Rauschquellen ein Zu-
stand erreicht werden kann, in dem das Rauschen des Systems durch den Eingangstransistor
dominiert wird.

Die folgenden Betrachtungen werden primér unter der Annahme eines unipolaren Systems

durchgefiihrt, das in Bezug auf Ladungsverstiarker den typischen Fall darstellt.
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Die Ausdriicke fiir den in dieser Arbeit ebenfalls betrachten differenziellen Fall konnen aus

den unipolaren Ausdriicken abgeleitet werden.

Ry
| I
Ct
, . 11— 1 1]
_.|: — Uaus
T Z.ein | Cdet Rleak:: Cp,det /\ RESD /\ | Cp,ein
R . L L :
— _/ l
~ —

Detektor ESD-Schaltung (optional)

Abbildung 2.2: Ubersichtsschaltbild des Detektorsystems mit Ladungsverstirker und De-
tektor.

2.2.1 Rauschquellen im Detektor

Influenzbasierte Ladungsdetektoren stellen rein passive Strukturen dar, die keine Halbleiter
aufweisen. Insofern ist eine strikte Abgrenzung zu halbleiterbasierten Detektoren aus der
Teilchenphysik vorzunehmen, die ein anderes Rauschverhalten zeigen und in dieser Arbeit
nicht betrachtet werden.

Obwohl die betrachteten Detektoren sehr unterschiedliche Elektrodenformen aufweisen [1,3,7],
ist der grundsétzliche Aufbau eines Detektors immer gleich. Eine oder mehrere Elektroden
befinden sich in einem abschirmenden, fiir Staubpartikel teilweise transparenten Gehéuse.
Zwischen den einzelnen Elektroden sind oft zusétzliche, mit der Masse verbundene Ab-
schirmgitter angebracht. Die Elektroden werden {iber moglichst kurze, typischerweise nicht
abgeschirmte Kabel mit den Ladungsverstiarkern verbunden, die sich entweder im Gehé&use des
Detektors oder in einem angeschlossenen Gehéuse befinden. Ein Beispiel ist in Abbildung 2.1
dargestellt.

Unipolare Verstéarker werten das Signal zwischen der Elektrode und der mit der Masse
verbundenen Abschirmung aus. Differenzielle Verstérker werten die Differenz zwischen zwei

Elektroden aus. Zwangslaufig befinden sich im elektrischen Feld zwischen den Elektroden,
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den zufithrenden Leitungen und der Abschirmung Dielektrika, die zur Positionierung der

Elektroden dienen.

Abhéngig von dem verwendeten Ladungsverstéirker kann zwischen den Elektroden und der
Abschirmung eine Biasspannung auftreten, die typischerweise weniger als 2V betrigt. Es ist
daher davon auszugehen, dass im Feld der Elektroden keine groflen Feldstérken auftreten.
Der dominierende Leitungsmechanismus in den verwendeten Materialien ist deshalb die
ohmsche Leitung iiber Storstellen [12,13]. Ein weiter Verlustmechanismus ergibt sich durch
die dielektrischen Verluste der Materialien. Beide Mechanismen tragen zum Rauschen des
Detektors bei [14, 15]. Ein Detektor mit einer Elektrode kann durch das Ersatzschaltbild
nach Abbildung 2.3 dargestellt werden.

o ® Py ®

_— 2 2
—— Cuyet GC,det(f) InvGC,det Rieax C_ In,leak

O & L 2 L 2

Abbildung 2.3: Ersatzschaltbild eines kapazitiven Detektors. Die Rauschstrome der dielek-
trischen Verluste und des ohmschen Leckwiderstands werden durch die
entsprechenden Ersatzstromquellen abgebildet.

Das thermische Rauschen eines Widerstands wird durch

1
Sin =4kT —— 2.7
Lonlf) = 4KT 7 (2.7
beschrieben [16]. Daraus folgt fiir den Widerstand des Leckstroms direkt:
1
SI,n,R,leak(f) =4kT R (28)
leak

Fiir die theoretische Betrachtung des dielektrischen Verlustfaktors tand wird in erster
Néaherung angenommen, dass dieser in einem beschrénkten Frequenzbereich iiber der Frequenz
konstant ist. Fiir den dquivalenten frequenzabhéngigen Leitwert der dielektrischen Verluste
folgt nach [17]:

Geet = 27 f Caer tan dge (2.9)

Thermisches Rauschen tritt unabhingig vom Verlustmechanismus und der Frequenzabhén-
gigkeit des Wirkwiderstands nach (2.7) auf [16].
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Daraus folgt fiir die PSD des Rauschstroms der dielektrischen Verluste:
SI,n,G,C,det(f) =4kT 27 f Cdet tan 5det (210)

Das heifit, die PSD des Rauschstroms der dielektrischen Verluste steigt proportional mit der
Frequenz an. Zudem besteht eine lineare Abhéngigkeit von der Detektorkapazitit und dem di-
elektrischen Verlustfaktor. Der ohmsche Verlustwiderstand weist keine Frequenzabhéngigkeit
auf und verursacht eine frequenzunabhéingige spektrale Leistungsdichte. Um zu berechnen,
wie sich die Rauschstrome des Detektors auf die ENC-PSD auswirken, wird das vereinfachte
Ersatzschaltbild eines Ladungsverstéirkers mit idealem unipolaren Verstéirker nach Abbil-

dung 2.4 betrachtet [18]. Die Rauschquellen des Detektors werden hier zusammengefasst
1

dargeStth als: SI,n,det = SI,n,G,C,det + SI,n,R,leak und G'(det - GC,det +

Ryeax
Ry
—L

Cy
Detektor | H %
@'eiri I A _ O
t —— Claet Gaet(f) I3 et —— Cen Ui
1 S

Abbildung 2.4: Kleinsignal-Ersatzschaltbild eines Ladungsverstérkers mit Detektor.

In diesem Fall betriagt die Eingangsspannung des unipolaren Verstérkers null Volt. D.h. es
flie3t kein Strom in Cy, und den Leitwert des Detektors. Typischerweise wird der Verstér-
ker in einem Frequenzbereich betrieben, in dem dieser ein integrierendes Verhalten zeigt.
Dann kann der Riickkoppelwiderstand Ry fiir die Berechnung der Ubertragungsfunktion
vernachléssigt werden. Fiir den Zusammenhang zwischen einem Eingangsstrom [, und der

Ausgangsspannung U, ergibt sich:

1

Uaus = T T
j2mfCy

- (2.11)
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Uber die Integration des Stroms wird die Eingangsladung ermittelt und es gilt fir den

relevanten Frequenzbereich |f| > 0 Hz:

t
]ein
ein(t) = -eintdt ein — * 2.12
nlt) = [ ienlt)dt e Qun— (212)

Das Zeichen o—e wird hier zur Darstellung der Fouriertransformation verwendet. Es folgt
fiir die Ladungsverstiarkung nach (2.5) und die ENC-PSD:

1

PR (2.13)
f

1 2 Cdettan§det 1 )
Sevon( ) = || 50 — 4KT 2.14
ENC.det (f) ionf Lndet (f) ( 27 f (27rf)2 Rieak ( :

Gleichung (2.14) zeigt, dass sich fiir die dielektrischen Verluste ein 1/ f-Verlauf der ENC-
PSD ergibt. Fiir die Widerstandsverluste ergibt sich ein Verlauf proportional zu 1/f2. D.h.
Widerstandsverluste wirken sich insbesondere bei der Detektion langsamer Partikel auf das

Rauschen aus. Die 1/ f-zu-1/ f?-Eckfrequenz ist gegeben durch:

1
Rloak C'dct tan 6dot 2T

Jek2 = (2.15)
Fiir die beispielhaften Werte Cyet = 5pF, Rieax = 1TQ und tandge, = 107% ergibt sich
fecka = 318 Hz.

Es ist zu beriicksichtigen, dass sich dieser Wert nur auf das Rauschen des Detektors bezieht und
durch Rauschbeitrdge des Verstirkers stark verdndert werden kann. Einen kritischen Faktor
in Bezug auf den Detektor stellt die Abhéngigkeit der Leckstrome und der dielektrischen

Verluste von dufleren Einflussgréfien dar.

Es zeigt sich z. B. bei PTFE ein Anstieg der Leckstrome um mehrere Groflenordnungen durch
die Erhitzung des Materials von Raumtemperatur auf 7" = 400 K [19]. Auch die dielektrischen
Verluste hingen stark von der Temperatur und Bestrahlung ab [20].

Zusétzlich konnen sich Alterungseffekte durch UV-Strahlung auf das Rauschverhalten aus-
wirken [12]. Durch die Bestrahlung mit Elektronen im Weltraum treten ebenfalls Auflade-
effekte auf [21], die sich auf das Rauschen des Detektors auswirken kénnen. Es ist deshalb
entscheidend das Verhalten der im Detektor eingesetzten Materialien auch in Bezug auf

Alterungseffekte und die am Einsatzort herrschenden Bedingungen zu untersuchen.

Ein 1/f-Rauschen des Leckstroms [22] konnte in den Messungen im Rahmen der Arbeit
aufgrund des geringen Leckstroms nicht beobachtet werden. Eine Beachtung ist deshalb fiir
den Detektor nicht erforderlich. Ob und welchen Einfluss das Rauschverhalten des Detektors
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auf das System hat, hiangt mafigeblich von dem Rauschverhalten des Verstarkers ab, das im

Folgenden betrachtet wird.

2.2.2 Rauschquellen im Ladungsverstarker

Als Ladungsverstarker wird in dieser Arbeit der Teil des Systems definiert, der an einem
Ubergabepunkt zwischen Detektor und Verstiirker beginnt und die Ausgangsspannung fiir das
Riickkoppelnetzwerk und weitere Verstirkerstufen bereitstellt. Auch das Riickkoppelnetzwerk
ist Teil dieser Definition des Ladungsverstéirkers.

Die Leitungen zwischen Detektor und Ladungsverstiarker werden als Teil des Detektors in
Cget beriicksichtigt, oder als parasitdrer Anteil der Eingangskapazitiat Cy, des Verstarkers
betrachtet.

In der folgenden Betrachtung wird von einem optimal ausgelegten System ausgegangen.
D.h. das Rauschen der nachfolgenden Verstirkerstufen sowie der Versorgungsspannungen ist
derart optimiert, dass es in der Betrachtung vernachléssigt werden kann.

Insbesondere das Rauschen der Versorgungsspannung von unipolaren Verstirkern kann
leicht das Rauschen des Verstiarkers dominieren, durch eine entsprechende Filterung der
Versorgungsspannung ist es theoretisch aber immer méglich, dieses Rauschen zu unterdriicken.
Unter den genannten Bedingungen wird das Rauschen des Verstérkers durch das Rauschen
der Eingangstransistoren des Ladungsverstirkers dominiert [10]. Eine weitere Rauschquelle,
die nicht beliebig optimiert werden kann, ist das Rauschen des Riickkoppelnetzwerks.

Alle Rauschquellen des Verstirkers konnen durch zwei zusammengefasste unkorrelierte ein-
gangsbezogene Rauschquellen abgebildet werden [23]. Diese sind in Abbildung 2.5 dargestellt.

Der Einfluss von 12, auf die ENC-PSD folgt aus (2.14):

n,ein

1
S = ——— "+ Slnen 2.16
ENCI,n,eln (27Tf)2 Iy ; ( )
Mithilfe der Ubertragungsfunktion des idealen Ladungsverstirkers nach Abbildung 2.5 folgt
fiir den Einfluss der eingangsbezogenen Rauschspannung auf die ENC-PSD:

SENCU’n_yein - SU,n,ein (Oein + C’det + Cf)2 (217)

Uber die Zusammenhinge (2.17) und (2.16) wird im folgenden Abschnitt ein Bezug zwischen
den auftretenden Rauschquellen und den Auswirkungen dieser auf die ENC-PSD des Systems
hergestellt.
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Abbildung 2.5: Ersatzschaltbild eines idealen Ladungsverstéirkers mit Detektor und ein-
gangsbezogenen Rauschquellen.

2.2.2.1 Rauschen des Riickkoppelnetzwerks

Das Riickkoppelnetzwerk des Ladungsverstérkers legt die Ladungsverstarkung entsprechend
(2.5) fest. Wihrend ideale Ladungsverstérker eine rein kapazitive Riickkoppelung aufweisen, ist
fiir reale Verstérker zusétzlich ein resistiver Riickkoppelpfad zur Einstellung des Arbeitspunkts
des Eingangstransistors notwendig. Sowohl die Widerstandsverluste, als auch die dielektrischen
Verluste der Kapazitéit tragen zum Rauschen des Riickkoppelnetzwerks bei.

In integrierten Ladungsverstarkern wird der resistive Anteil des Riickkoppelnetzwerks ty-
pischerweise durch Pseudowidersténde, bestehend aus einem oder mehreren Transistoren,
die im Unterschwellenbereich betrieben werden, realisiert [24,25]. Die Implementierung mit
Pseudowiderstinden ermdglicht das Erreichen von Widerstandswerten im Teraohm-Bereich
bei gleichzeitig sehr geringem Flichenverbrauch [26].

Es existieren verschiedene Verschaltungen der Transistoren fiir die Realisierung von Pseu-
dowiderstdnden. Die im Rahmen der vorliegenden Arbeit verwendete Konfiguration ist in
Abbildung 2.6 dargestellt.

v
\

L] L JsB JBD U

Abbildung 2.6: Schaltbild eines Pseudowiderstands [27], Ersatzschaltbild fiir
0V < U; <100mV und Schaltbild einer einzelnen Diode.

In diesem Fall wird der Strom im fiir das Rauschverhalten entscheidenden Bereich mit
kleinen Drain-Source-Spannungen durch den Strom der Bulk-Drain- oder Bulk-Source-Diode
dominiert [27]. Das Rauschen kann entsprechend durch das Rauschverhalten von Dioden

beschrieben werden.
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Vereinfacht ergibt sich bei kleinen Stromen fiir den Strom durch die Diode I3 nach Abbil-

dung 2.6 unter Annahme eines Emissionskoeffizienten von m =1 [28]:
Iy = Iy (e%/Ur — 1) (2.18)

Die Temperaturspannung Ur ist hier definiert durch Up = kT'/q mit der Elementarladung q.
Es folgt fiir die spektrale Rauschleistungsdichte des Schrotrauschens [28]:

Sury =2q Iy +215) (2.19)
Fiir den Kleinsignal-Widerstand im Arbeitspunkt folgt:
rp=——e Ut (2.20)

Im Fall der Schaltung des Pseudowiderstands nach Abbildung 2.6 folgt, dass fiir Uy > 0V
die Diode Jgg in Durchlassrichtung betrieben wird, und Jgp in Sperrrichtung betrieben wird.

Daraus folgt der Zusammenhang:

Us,sB 2

e (2.21)

U

14+e Ur

In Abhéngigkeit von U; ergibt sich mit (2.18) und (2.19) fiir die spektralen Rauschleistungs-
dichten der Dioden:

2
SnasB = 2910 (1 + —Uf> (2.22)
1+e Ur
2
Suapp =2qly | 3— ———- (2.23)
1+e Ur

Fiir den Grenzfall Uy = 0V resultiert fiir beide Dioden:

1

2.24
7“j|UJ:0v ( )

Sn.18BlU=0v = SniBD|Umov = 4k T
Dies entspricht dem erwarteten Ergebnis [29] des thermischen Rauschens eines Widerstands
nach (2.7). Aufgrund der in Abschnitt 2.2.1 beschriebenen Leckstréme des Detektors ergibt
sich iiber dem Pseudowiderstand Uy > 0V.
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In diesem Fall folgt fiir das Kleinsignal-Norton-Aquivalent des Pseudowiderstands:

Ur 1 [ 1u _1Up
T'pseudo,eq — L. (eé U; +e éU{“) (225)
T 2
Sn,I,pseudo,eq =2 qIJO (226)

Es zeigt sich, dass das Rauschverhalten des Pseudowiderstands durch den Sperrséttigungs-
strom der Dioden festgelegt wird. Fiir die Berechnung des Offsets aufgrund von Detektor-

Leckstromen ist der statische Widerstand des Pseudowiderstands entscheidend. Dieser betragt:

Ug
Uf 1+e Ur

Rpsendo = o = & (2.27)
1—e Ur

In Abbildung 2.7 wird das Rauschen eines Pseudowiderstands und eines ohmschen Widerstand
mit gleichem statischen Widerstand verglichen. Der statische Widerstand und das Verhaltnis
der Rauschleistungen héngt von der Spannung ab, die iiber dem Widerstand abfillt. Erst
fiir eine Spannung Uy ~ 4 Ut liegt das Rauschen des Pseudowiderstands um 3 dB {iber dem
Rauschen des ohmschen Widerstands. Fiir kleine U; kann das Rauschen des Pseudowiderstands

daher ndherungsweise durch einen dquivalenten ohmschen Widerstand modelliert werden.

25T
[ox
9 2f
3l
3z
2
o5 1.5}
1
0
Up
Ur

Abbildung 2.7: Verhiltnis zwischen der spektralen Rauschleistungsdichte eines Pseudowi-
derstands nach Abbildung 2.6 und der spektralen Rauschleistungsdichte
eines ohmschen Widerstands mit gleichem statischen Widerstandswert in
Abhéngigkeit von der Spannung, die iiber dem Widerstand abfllt.

Fiir die Auslegung des Pseudowiderstands sind die am Eingang des Verstérkers auftretenden

Leckstrome mafigebend. Der Sperrséittigungsstrom der Dioden ist so zu wéhlen, dass der
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Spannungsabfall iber dem Pseudowiderstand den Anforderungen entspricht und die spektrale

Rauschleistungsdichte einen moglichst geringen Wert aufweist.

Es ist zu beriicksichtigen, dass die hier angegebenen Formeln unter der Pramisse gelten, dass
die Diodenstrome die Strome des Pseudowiderstands dominieren. Fiir grélere Werte von
U; dominiert der Drainstrom der MOSFETSs das Verhalten des Pseudowiderstands und der
Widerstandswert sinkt deutlich [27]. Dies ist insofern hilfreich, da die Einschwingzeit der
Schaltung dadurch sinkt. Gleichzeitig ist eine eingeschrinkte Funktion auch bei erhéhten

Leckstromen gegeben.

Eine Alternative zur Implementierung des resistiven Riickkoppelpfades iiber einen Pseudowi-
derstand stellt die Implementierung iiber einen einzelnen MOSFET im Unterschwellenbereich
entsprechend Abbildung 2.8 dar [3,30]. Der primére Vorteil dieser Ausfithrung ist, dass iiber
die Gatespannung aktiv Einfluss auf das Verhalten des Riickkoppeltransistors genommen

werden kann.

Es ist so moglich den Riickkoppelpfad periodisch von einem hochohmigen Zustand in einen
niederohmigen Riicksetzungszustand umzuschalten [31]. Bei dieser Betriebsart wird der
Riickkoppelwiderstand im hochohmigen Zustand so gewihlt, dass auftretende Leckstrome

nicht vollstdndig durch einen eingeschwungenen Zustand kompensiert werden kénnen.

Ut

- >

—l—

j Pbias

Abbildung 2.8: Beschaltung eines MOSFETSs im Unterschwellenbereich zur Realisierung
des resistiven Riickkoppelpfades.

Der Verstéarker verlasst dadurch nach einer bestimmten Zeit, im Falle dieser Arbeit handelt es
sich um ca. 10 Sekunden, den Arbeitspunkt. Durch die dann erfolgende Riicksetzphase wird
iiber einen niederohmigen Riickkoppelpfad der Arbeitspunkt wieder eingestellt. Zusétzliche
Leckstrome im Detektor konnen durch erhéhte Riicksetzfrequenzen bedingt kompensiert
werden. Entscheidend fiir das Rauschverhalten ist der Zustand wéahrend der Detektion, d. h.

der hochohmige Zustand des Riickkoppelpfades.

Abhéngig vom Arbeitspunkt dominiert in diesem Bereich entweder der Strom der Drain-
Bulk-Diode oder der Drain-Source-Strom das Rauschverhalten des Transistors. Die Drain-

Bulk-Diode wird in Sperrrichtung betrieben mit Ujpg << —Ur.
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Es folgt niherungsweise nach (2.18) und (2.19):

Iy pB =~ IpBO (2.28)
Sh,10pB ~ 29 5pB0 (2.29)

Durch die entsprechende Dimensionierung der MOSFETSs ergeben sich fiir den Sperrsatti-
gungsstrom Werte im Bereich von Ijpgo(7 = 300 K) < 1aA bis Ijppe(7 = 350K) ~ 2,5 fA.
Der Rauschstrom der Drain-Bulk-Diode tritt zwischen dem Bezugspotential und dem Eingang
des Verstérkers auf. Es folgt nach (2.16):

1
SENC,,, = e 24 Ipeo (2.30)

Das Rauschverhalten des Drainstroms im Unterschwellenbereich wird durch das Schrotrau-
schen der Diffusionsstrome im MOSFET dominiert [29]. Fiir eine konstante Gate-Source-
Spannung folgt fiir die spektrale Rauschleitungsdichte im Unterschwellenbereich und den

zugehorigen Drainstrom [29]:

_Ups
[D,unts — JIsat,unts (1 —e Ur ) (231)
_Ups
SI,n,D,unts = 2q[saut,unts <1 +e Ut ) (232)

Mit dem von der Gate-Source-Spannung abhéngigen Sattigungsstrom fiir Ugs = 0V [32]:

W Ugs—Urn
Isat,unts - fjteche GSUTTI (233)

Mit der Schwellenspannung des MOSFETSs Ury,, dem technologieabhéngigen Strom [, und

A = CL/],squ,J'_C(/)X
(') qup und dem Kapazitéitsbelag des Gateoxids C, [32].

mit dem Kapazitédtsbelag der Raumladungszone zwischen Kanal und Substrat

Fiir den Vergleich mit dem Rauschen eines dquivalenten ohmschen Widerstand ergibt sich
erneut der Verlauf nach Abbildung 2.7 mit Uy = Upg. D.h. auch in diesem Fall kann das
Rauschverhalten des Riickkoppelpfades fiir kleine Upg ndherungsweise durch das Verhalten

eines ohmschen Widerstands mit gleichem statischen Widerstand nachgebildet werden.

Ein Unterschied im Vergleich mit dem Pseudowiderstand besteht in der Abhéngigkeit der
spektralen Rauschleistungsdichte von der Drain-Source-Spannung. Nach (2.32) sinkt bei einem
MOSFET im Unterschwellenbereich die Rauschleistungsdichte des Stroms mit steigender

Drain-Source-Spannung.
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Fiir den vereinfachten Fall des Ladungsverstiarkers mit unbegrenzter Verstdrkung nach
Abbildung 2.5 verhélt sich der Rauschstrom des Riickkoppelpfades dquivalent zu einem in
den Eingang des Verstirkers flieBenden Rauschstrom. Unter zusétzlicher Beachtung des
Rauschens der dielektrischen Verluste der Riickkoppelkapazitit durch Anwendung von (2.10)
betrdgt der Beitrag des Riickkoppelpfades zur ENC-PSD nach (2.16):

SENCIf = -(4kT 27 f Crtanés + St fores) (2.34)

(27 f)?
Mit Sinfres = Snlpseudoeq Dach (2.26) im Falle der Verwendung eines Pseudowiderstands
oder Sinfres = SinDunts + On,ups Nach (2.29) und (2.32).

In Bezug auf das Rauschen des Detektors zeigt sich fiir den Riickkoppelpfad erneut ein
1/ f?-Verhalten fiir den resistiven Pfad und ein 1/ f-Verhalten fiir den kapazitiven Pfad der
Riickkopplung. Bedingt durch den Zusammenhang C; << Cge dominiert unter Annahme
ahnlicher Verlustfaktoren Cg., den durch dielektrische Verluste verursachten Rauschanteil.
Wird der resistive Riickkoppelpfad durch einen umschaltbaren Transistor im Unterschwellen-
bereich realisiert, kann der Strom durch den Transistor im hochohmigen Zustand theoretisch
kleiner gewéhlt werden als der Leckstrom des Detektors.

In diesem Fall dominiert das Rauschen der Detektorleckstrome den 1/ f2-Anteil des Rauschens.
Im Fall der Realisierung des resistiven Riickkoppelpfades durch einen Pseudowiderstand
entscheidet das Verhiltnis aus dem zuléssigen statischen Spannungsabfall {iber dem Riick-
koppelelement Uy und dem statischen Spannungsabfall iiber dem Detektor Uy iiber das
Verhéltnis der Rauschleistungen.

Fiir einen kleinen statischen Spannungsabfall {iber dem Riickkoppelelement ist ein groflerer
I nach (2.26) zu wihlen. Fiir ohmsche Widerstande gilt, dass fiir % < 1 das Rauschen
des Riickkoppelpfades den 1/ f2-Anteil des Rauschens dominiert. Fiir Pseudowidersténde ist

zusétzlich Abbildung 2.7 zu beriicksichtigen.

2.2.2.2 Rauschen des Eingangstransistors

Bei allen im Rahmen der Arbeit betrachteten Eingangstransistoren der Ladungsverstérker
handelt es sich um Metall-Oxid-Halbleiter-Transistoren (MOSFET). In diesen sind im Fall von
Ladungsverstéarkern vier potentiell relevante Rauschquellen zu untersuchen: Das thermische
Rauschen des Kanals, das 1/f-Rauschen durch Storstellen im Bereich der Grenzschicht
zwischen Gateoxid und Kanal, das Rauschen durch dielektrische Verluste des Gateoxids und
der parasitiren Kapazititen und thermisches Rauschen durch Leckstrome im Gateoxid.

Das thermische Rauschen des MOSFETS folgt aus dem Rauschen des Leitwerts des Kanals [23]

entsprechend (2.7). Im Séttigungsbereich sind zwei Segmente im Kanal zu unterscheiden.
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Im abgeschniirten Teil des Kanals tritt Geschwindigkeitsséttigung auf. Dieser Teil des Kanals
verhélt sich wie eine gesteuerte Stromquelle. Es kann deshalb angenommen werden, dass
dieses Segment nicht zum Rauschen des MOSFETs beitrigt [33,34]. Uber dem anderen Teil
des Kanals fillt die Spannung Upg gt = Uas — Ui ab. Der Kanal weist in diesem Bereich
eine iiber der Linge inhomogene Ladungsdichte und damit einen variablen Leitfahigkeit auf,

die ein Rauschverhalten entsprechend eines ohmschen Widerstands zeigt [33].

Auf eine ausfiihrliche Herleitung wird an dieser Stelle verzichtet, es folgt fiir das thermische
Rauschen des MOSFET-Kanals mit der Transkonduktanz des MOSFETs g, und dem
Gamma-Faktor des weilen Rauschens 2/3 < 7, < 3/2 [23,35]:

Sty =4kT g Y (2.35)

Fiir niedrige Frequenzen kann das Rauschen vereinfacht auf den Eingang bezogen werden [23]:

1
SU,n,ein,ID =4kT— Tn (236)

Mit (2.17) und [23] folgt:

L

Coin 4+ Caer + Cp)? 2.37
W uCl (Ugs — Urn) ( den + C1) (2:37)

Sencntp = 4kT

Es ist zu beachten, dass die Eingangskapazitdat des Verstirkers C, ebenfalls durch die
Parameter des Eingangstransistors beeinflusst wird. Wird nur das thermische Rauschen des
MOSFETSs beriicksichtigt, zeigt sich, dass ein Transistor mit moglichst geringer Gatelénge
bei grolem Drainstrom zu wéhlen ist, um den Rauschbeitrag des MOSFETSs zu minimieren.
Da auch andere Rauschquellen durch die Auslegung des MOSFETSs beeinflusst werden, ist
eine Optimierung alleine beziiglich des thermischen Rauschens des Kanals im vorliegenden

Szenario jedoch nicht zielfithrend.

Die zweite typischerweise in MOSFETSs beobachtete Rauschquelle stellt das 1/f-Rauschen
dar. 1/f-Rauschen zeichnet sich durch eine spektrale Rauschleistungsdichte aus, die sich

entsprechend S ~ mit £ ~ 1 verhélt. Schwankungen in der Beweglichkeit (A pu-

1
g
Rauschen) [36] oder Schwankungen in der Anzahl der Ladungstrager durch Haftstellen an
der Grenzschicht zwischen Kanal und Gate-Dielektrikum (A N-Rauschen) [37] wurden in
diversen Veroffentlichungen als mogliche Hauptursachen des 1/f-Rauschens in MOSFET's

kontrovers diskutiert [35,38].

Die Beobachtung, dass das 1/f-Rauschen in bestimmten Transistoren durch das periodische

Umschalten des Arbeitspunkts reduziert werden kann [39], sowie die Beobachtung, dass in
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Transistoren mit kleiner Gatefléche verzerrte 1/f-Rauschspektren auftreten [34], kénnen nur
durch A N-Rauschen plausibel erklért werden und sind ein starkes Indiz fiir den Einfluss der
Haftstellen auf das 1/f-Rauschen des MOSFETSs [34,38].

Gleichzeitig kann in bestimmten MOSFETSs ein 1/f-Rauschen mit iiberlagertem Telegraphen-
rauschen beobachtet werden [40], wobei das Telegraphenrauschen auf Haftstellen zuriickge-
fithrt wird, dann aber eine Zuriickfithrung des 1/f-Rauschens ebenfalls auf Haftstellen als
nicht plausibel erscheint und deswegen A p-Rauschen zugeschrieben wird [35].

Vandamme und Hooge argumentieren deshalb, dass in MOSFETSs zwei unabhéngige 1/f-
Rauschmechanismen auftreten, die abhéingig von der Dichte der Haftstellen das 1/f-Rauschen
dominieren [35]. In Transistoren, die ein sehr niedriges 1/f-Rauschen zeigen, sei A p-Rauschen
fiir das beobachtete 1/f-Rauschen verantwortlich, in Transistoren, die eine hohe 1/f-Rauschleistung
zeigen, wird das dominante Rauschen auf A N-Rauschen zuriickgefiihrt [35].

Insbesondere Transistoren mit nitridiertem Gateoxid oder High-k-Dielektrikum zeigen typi-
scherweise hohe Haftstellendichten und A N-Rauschen, wahrend strahlungsharte MOSFETs
typischerweise niedrige Haftstellendichten und A pu-Rauschen zeigen [35].

Der exakte physikalische Ursprung des 1/f-Rauschens ist im Rahmen der Arbeit nicht von
entscheidender Bedeutung, sofern das Rauschen der Transistoren ausreichend prézise durch
ein empirisches Modell beschrieben werden kann. Zu beachten ist aber, wo im MOSFET das
1/f-Rauschen generiert wird.

Sowohl A p-Rauschen als auch A N-Rauschen treten im Kanal bzw. an der Grenzschicht
zwischen Kanal und Gateoxid auf. Beide potenziellen Rauschquellen sind daher unabhéngig
von der Impedanz der Gate-Source-Spannung. Eine weitere mogliche Erklarung fiir die
Beobachtung von 1/f-Rauschen mit iiberlagertem Telegraphenrauschen in [40] ist, dass
das 1/f-Rauschen nicht auf A p-Rauschen zuritickzufiihren ist, sondern auf Rauschen durch
dielektrische Verluste im Gateoxid.

Van der Ziel hat in [41] das Rauschen der dielektrischen Verluste als den begrenzenden
Faktor des 1/f-Rauschens im MOSFET beschrieben. Die in rauscharmen PMOS-Transistoren
beobachtete Abhéngigkeit zwischen der eingangsbezogenen Rauschspannungsdichte des
1/f-Rauschens und der effektiven Gatespannung [34,35] entspricht jedoch nicht dem Zusam-
menhang, der sich entsprechend der theoretischen Modellierung des 1/f-Rauschens durch
dielektrische Verluste im Gateoxid ergeben wiirde.

Die Beobachtung von Lorentzspektren im Leistungsdichtespektrum des 1/f-Rauschens in
kleinen Transistoren in der Technologie mit dem besten im Rahmen der Arbeit verfiigbaren
1/f-Rauschverhalten zeigt, dass in grofieren Transistoren dieser Technologie das Rauschen
hochstwahrscheinlich primér auf A N-Rauschen zuriickgefithrt werden kann [34].

Fiir die vereinfachte theoretische Modellierung des 1/f-Rauschens wird die PSD des auf

die Eingangsspannung bezogenen Rauschens iiber den 1/f-Rauschparameter a, nach [42]
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beschrieben. Der Parameter ay, stellt eine empirische Konstante dar [35], die urspriinglich
unter zusétzlicher Beriicksichtigung der effektiven Beweglichkeit aus dem Hooge-Parameter
ay folgte [43].

Der Grund fiir die Verwendung der Konstante «,, fiir die Modellierung des 1/f-Rauschen in
dieser Arbeit ist, dass sich, unter Annahme eines konstanten Wertes fiir a,,, eine Abhéngigkeit
des 1/f-Rauschens von der effektiven Gatespannung ergibt, die der typischerweise in PMOS-
Transistoren beobachteten Abhéngigkeit entspricht [34,35,44]. Da als Eingangstransistoren
in den meisten Féllen PMOS-Transistoren eingesetzt werden, ermoglicht dies eine einfache
Modellierung eines représentativen Falls fiir die theoretische Analyse des Rauschverhaltens. Es
ist zu beachten, dass im Grenzbereich zur schwachen Inversion keine Abhéngigkeit zwischen
der effektiven Gatespannung und dem 1/f-Rauschen mehr beobachtet wird [10, 34]. Die
Beriicksichtigung dieser Abhéngigkeit erfolgt nur im Rahmen der nummerischen Optimierung
der Auslegung der Transistoren.

Es folgt fiir die eingangsbezogene Rauschspannung im Sattigungsbereich mit der Elementar-
ladung q [42]:

anq(Ugs — Urn)

WLC f (2.38)

1
SU,n,ein,l/f ~ 5 :

Der Wert von a,, liegt abhéingig von der Technologie im Bereich 1077 < a,, < 107* [42]. Unter
Verwendung von (2.17) folgt:

anq(Ugs — Urn)
WLC f

1
SENCU,n,ein,l/f ~ 5 ’ (Cein + Cet + Cf)2 (2.39)

Als weitere Rauschquellen im Eingangstransistor sind die Verluste des Gateoxid und der

parasitdren Elementen zu betrachten. Es konnen vier Rauschquellen auftreten:
e Schrotrauschen durch direkte Tunnelstrome im Gateoxid [34]
e 1/f-Rauschanteile im Tunnelstrom des Gateoxids [34]

e Thermisches Rauschen durch dielektrische Verluste im Gateoxid und in den parasitéiren

Kapazitiaten
e Thermisches Rauschen des Gate-Anschlusswiderstands

Fiir das Rauschen des Gate-Anschlusswiderstands R folgt vereinfacht fiir einen Ladungsver-

starker mit unbegrenzter Verstirkung:

SencRe & Cho - 4k T Rg (2.40)
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Fiir die im Rahmen der Arbeit betrachteten Ladungsverstirker und Technologien ist es
moglich, durch entsprechende Aufteilung des Gates den Gate-Anschlusswiderstand R¢g so
auszulegen, dass dessen Rauschleistung durch die thermische Rauschleistung des Kanals

dominiert wird. Es erfolgt daher keine weitere Betrachtung dieser Rauschquelle.

Deutlich problematischer fiir Ladungsverstéirker sind Tunnelstrome, die insbesondere in
Technologien unterhalb des 180-nm-Knotens relevant werden [34]. Die Rauschquellen im
Gateoxid konnen durch einen dquivalenten Rauschstrom zwischen dem Eingang des Verstér-
kers und dem Bezugspotenzial modelliert werden. Befindet sich der Eingangstransistor im
Sattigungsbereich, hingt die Potenzialdifferenz {iber dem Gateoxid von der Position entlang

der Lange des Kanals ab.

Dies kann dazu fithren, dass insbesondere im Drain-Gate-Uberlappbereich der Gatestrom das
Vorzeichen wechselt. Fiir die Berechnung des Schrotrauschens ist das Integral des Betrags der
Stromdichte iiber der Fliache des Gateoxids mafigeblich. Vereinfacht kann die Modellierung
iiber die Beriicksichtigung der mittleren Stromdichten in drei Bereichen erfolgen [45]: Dem
Drain-Gate-Uberlappbereich, dem Bereich des eigentlichen Kanals und dem Source-Gate-
Uberlappbereich. Es folgt mit der gezeichneten Gatelidnge Lee, = L+ 2- AL, der Gate zu
Drain/Source Uberlapplinge A L und den Stromdichten der jeweiligen Segmente Ja Kanals
JG,S,O und JG,D,O [45]:

K sn
SI,n,G =W L <2 q |JG,Kanal| + % . JCQ},Kanal) (241)

K sn
+W AL (QQ | Jasol + % : Jé,s,o)

K sn
—+ WAL (2q |<]G,D,O| + fi;n . Jé,D,O)

Das 1/f-Rauschen des Tunnelstroms wird durch die empirischen Konstanten Ky g, und kg, = 1
beschrieben. Die Beschreibung des 1/f-Rauschens folgt dabei dem Modell des 1/f-Rauschens
in Widerstanden [46]. Fiir die ENC-PSD folgt:

1

(2—7r 7 e (2.42)

SENCLG =
Es zeigt sich ein 1/ f2-Verlauf fiir den Beitrag des Schrotrauschens des Gateoxids und ein
1/ f3-Verlauf fiir den Anteil des 1/f-Rauschens des Gate-Leckstroms. Um den Einfluss des
Rauschens des Gate-Leckstroms auf das Rauschen des Systems abzuschitzen, kann die 1/ f2-
zu-1/ f-Eckfrequenz nach (2.15) zwischen dem 1/f-Rauschen der dielektrischen Verluste des
Detektors und dem Schrotrauschen des Gesamt-Gatestroms Iq = W AL (|Jaso| + | Jap.ol)+
W L |JG Kanal| betrachtet werden.
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Es folgt:

Icq

24
4k T Cdet tan 5det ™ ( 3)

feckQ,IG ,tan 6get

Fiir eine beispielhafte Abschitzung mit Cyet = 5pF, tandges = 1074, Cuin = Caer ergibt
sich mit der 130-nm-Technologie nach [45] I ~ 30 pA und daraus folgend feck2.1¢, tan sy =
20 kHz. Auch wenn dieser Wert nur eine Uberschlagsrechnung darstellt, wird ersichtlich, dass
bereits in &lteren Technologien Leckstrome das Rauschen bei niedrigen Frequenzen erheblich

beeinflussen konnen.

Fiir einen beispielhaften Halbleiter-Partikeldetektor zeigt sich bei der Betrachtung einer
90-nm-Technologie, dass fiir Impulsformungszeiten von mehr als 100 ns das Rauschen durch

Rauschen des Gateoxids dominiert wird [45].

Zwar ermoglicht der Einsatz von High-K-Dielektrika eine deutliche Reduzierung der Gate-
Leckstrome um ca. vier Groflenordnungen bei der gleichen effektiven Oxiddicke [47]. Transisto-
ren mit High-K-Dielektrikum zeichnen sich jedoch durch ein schlechteres 1/f-Rauschverhalten
im Vergleich zu Transistoren mit SiO,-Gateoxiden aus. Typische Werte fiir den Hooge-
Parameter von High-K-Dielektrika bewegen sich in dem Bereich 1075 < ayy < 1073, abhéngig
von der Stérke der Siliziumdioxid-Zwischenschicht [48,49].

Die Betrachtungen in dieser Arbeit beschrénken sich deshalb auf Transistoren mit SiO-
basierten Gateoxiden, die bei entsprechender Oxiddicke die Anforderungen beziiglich des

zulédssigen Gate-Schrotrauschens erfiillen.

Als weitere Rauschquelle sind die dielektrischen Verluste des Gateoxids und der parasitidren
Kapazititen zu betrachten. Auch in diesem Fall kann das Rauschverhalten durch einen
Rauschstrom zwischen dem Bezugspotenzial und dem Eingang des Verstéirkers dargestellt
werden. Analog zu (2.14) folgt:

Sencoc = ng? (Cas tandogg + Cpq tandc, ) (2.44)
Dabei bezeichnet C}, ¢ alle neben der Gate-Source-Kapazitit auftretenden Kapazitdten,
die am Gateanschluss des Transistors auftreten, d.h. C, ¢ = Cgp. Exakte Daten zu dem
dielektrischen Verlustfaktor des Gateoxids stehen in typischen Halbleiterprozessen nicht
zur Verfiigung. Im Fall der Verwendung von reinem Silizium-Dioxid wird ein Bereich von
1075 < tan§ < 107* genannt [41]. In High-K-Dielektrika kénnen Verlustfaktoren im Bereich

von tand &~ 1072 auftreten [50].
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2.2.2.3 Rauschen der Schutzschaltung vor elektrostatischen Entladungen

In bestimmten Anwendungen ist es erforderlich, dass der Eingang des Ladungsverstarkers
durch eine Schutzschaltung vor elektrostatischen Entladungen (ESD) geschiitzt wird. In
diesem Fall tragt auch diese Schaltung signifikant zum Rauschen bei. Es zeigt sich, dass
die klassische ESD-Schutzschaltung nach Abbildung 2.9 fiir Ladungsverstérker das beste
Rauschverhalten zeigt [51].

o ¥DD
JESD,DD det IUJ,DD,det JESD, DD, cin IUJ,DD,ein
Pdet o——4—— | o Pein
L REsp -
JESD SS det Uy s8,det JESD,SS ein Uy s8,ein
o ¥ss

Abbildung 2.9: Schaltbild der betrachteten ESD-Schutzschaltung.

In dieser Schaltung sind drei die ENC-PSD beeinflussende Faktoren zu beriicksichtigen:
e Die Kapazititen der Dioden als parasitire Kapazitdten am Eingang des Verstérkers.
e Das Schrotrauschen der Dioden.
e Das thermische Rauschen von Rgsp.

Fiir den Einfluss des thermischen Rauschen des Widerstands Rggsp folgt fiir einen Verstérker
mit unbegrenzter Verstarkung:

Sencre = C3 -4k T Rpsp (2.45)

et,erw

Die Kapazitit Cyeterw Wird als erweitere Detektorkapazitét definert, die neben der Detek-
torkapazitédt auch parasitidre Kapazititen auf der Detektorseite der ESD-Schutzschaltung
enthélt. Es ist zu beriicksichtigen, dass Rgsp potenziell Einfluss auf die Ladungsverstarkung

hat. Diese betrigt unter Beriicksichtigung der ESD-Schutzschaltung;:

1

. 2.46
1+ Jw REDS Odet,erw) ( )

AQ,ESD = _Cf ) (

Der zusétzliche Term jw Rpsp Cet erw 15t primér dann fiir das Verhalten des Verstérkers
relevant, wenn Systeme mit hoher oberer Grenzfrequenz und grofler Detektorkapazitét

betrachtet werden. Wird angenommen, dass Rgsp = 2002 und Cye; = 10 pF betrigt, dann



2.2 Rauschen in kapazitiven Staubdetektoren und Ladungsverstérkern 27

folgt fiir 27 fsap Resp Cdet,erw = 1, dass f3gg = 80MHz ist. Dh. erst fiir f3qpg = 80 MHz
weicht die Ladungsverstiarkung um 3 dB vom idealen Wert ab.

Frequenzen in diesem Bereich treten nur im Zusammenhang mit sehr schnellen Staubpartikeln
auf, sodass in vielen Féllen die Ladungsverstdarkung auch im Fall der Beriicksichtigung einer
ESD-Schutzschaltung durch den idealen Wert angenéhert werden kann.

Als zweite Rauschquelle der ESD-Schutzschaltung wird das Schrotrauschen der Dioden
betrachtet. Wird ein typisches Szenario angenommen, dann gilt @, =~ % (¢ppp + ¢ss) und
(¢pp — wss) >> Ur. Daraus folgt fiir die ESD-Schutzdioden, dass Uy << —Ur und es kann
angenommen werden, dass der Strom durch die Dioden néherungsweise dem Sperrséttigungs-
strom entspricht. Daraus folgt fiir das Gesamtrauschen der zwei sich auf der Detektorseite
der Schutzschaltung befindlichen Dioden:

SENC,J ESD,det,ges ~ 2P -2q (I3 8sD,88.det,0 + L3.ESD.DD,det,0) (2.47)

Mit dem Sperrséttigungsstrom der Dioden Iy gsp . Fiir die Dioden auf der Verstérkerseite der

ESD-Schutzschaltung ergibt sich aufgrund des Widerstandes Rgsp erneut eine modifizierte
ENC-PSD mit:

1 ) 9
SENC,J,ESD ein,ges ~ (QW—)Q |1+ 527 fRusp Caeterw| - 29 (L3,8SD,8S.ein,0 + L3,ESD.DDein,0)

(2.48)

Aquivalent zu (2.46) gilt, dass der Term j 27 fRgsp Clet,erw Mmeist vernachléssigt werden
kann.

Im Vergleich zu den Dioden des Riickkoppelpfads weisen die Dioden der ESD-Schutzschaltung
eine erheblich grofiere Fliche auf. Fiir eine beispielhafte ESD-Schutzschaltung in einer 350-nm-
Technologie, die vom Hersteller zur Verfiigung gestellt wird, ergibt die simulative Ermittlung

die in Tabelle 2.1 dargestellten Strome.

Tabelle 2.1: Strome einer beispielhaften ESD-Schutzschaltung.

Temperatur  Ij gsp ss.det,0  13,ESD,DD,det,0  1JESD,SS,ein,0 1J,ESD,DD,ein,0
300K 800 aA 500 aA 9aA SaA
350K 500 fA 300 fA 6 fA 3aA

D. h. die resultierenden Strome sind verglichen mit dem Beispiel zu Gleichung (2.43) um ca.
zwei Grofenordnungen kleiner. Insbesondere bei niedrigen Temperaturen sollte der Einfluss

der Strome auf das Rauschverhalten des Systems begrenzt sein.
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Zuletzt tragt auch die Kapazitidt der ESD-Dioden als parasitire Kapazitét entsprechend
Gleichung (2.17) zur ENC-PSD der Schaltung bei. Fiir die genannte Beispielschaltung betréigt
die parasitére Kapazitit der Dioden auf der Detektorseite im Arbeitspunkt Cj 44 = 920 fF und
auf der Eingangsseite des Verstarkers Cjqin = 13fF. Diese zusétzliche parasitére Kapazitét
ist insbesondere dann relevant, wenn Systeme mit einer Detektorkapazitit Cgey < 5pF

betrachtet werden.

2.2.3 Zusammengefasste Betrachtung des Rauschens

Im Folgenden werden die zuvor betrachteten Rauschquellen zusammengefasst und in Bezug
auf ihre Relevanz fiir das Gesamt-Rauschverhalten diskutiert. Es wird dafiir ein Beispielsystem
betrachtet, das als Riickkoppelwiderstand einen Pseudowiderstand einsetzt.

Die Rauschquellen kénnen in zwei Gruppen eingeteilt werden. Die eine Gruppe besteht aus
Rauschquellen, die unabhéngig von anderen Systemparametern optimiert werden kénnen.
Der zweiten Gruppe werden Rauschquellen zugeordnet, zwischen denen Abhéngigkeiten zu
anderen Rauschquellen bestehen.

Unabhéngige Rauschquellen sind:

e Rauschen des ohmschen Isolationswiderstands des Detektors nach (2.14):

1

s = A TR
ENC,Rjcak (f) (2 7Tf)2 Ricax

(2.49)

Wobei mit Ry, alle ohmschen Leckstrome am Eingang des Verstérkers beschrieben

werden.

e Rauschen der dielektrischen Verluste des Systems:

Senco(f) = 4 kTC’Gs tan dcgs + Cpa tandc,  + Cr tan dc,

2nf
Cheintanoc, . + Cp et tan o, ., + Cdet tan dqe
+ AKT p, Cp,cin p,det Cp,de det det (250)
2n f
e Rauschen des Gleichstrom-Riickkoppelpfades:
2q
S = —F—1 2.51
ENC,I¢ 2 ) £,J0 (2.51)

Gegenseitige Abhéingigkeiten ergeben sich fiir das thermische Rauschen des Kanals, das
1/f-Rauschen des MOSFETs, das Rauschen des Gate-Leckstroms und das Rauschen der
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dielektrischen Verluste der Gatekapazitét, die jeweils von der Lange und Weite des MOSFETs

abhéngen.

Mit Cgs + Cpg =W Ccl)x (2/3 L+ QAL) [23] und Cig = Cyet + Cr + prein + Cp,det folgt fiir
das thermisches Rauschen des MOSFETSs nach (2.37):

AkT - L 2 2
S = & Ca+WC' | =L+2AL 2.52
O T W e (Uss — Un,) ( T S (3 i )) (252)

Fiir das 1/f-Rauschen des MOSFETSs nach (2.39) ergibt sich:

1 ayq(Ugs — Urn) , (2 ?
SENC,l/f ~ 5 ° WL Céx f (Clnd + WCOX g L + 2AL (253)

Fiir das Rauschen des Gate-Leckstroms unter Vernachlissigung des 1/f-Anteils folgt nach
(2.41):

2
SENCiIG A ek (W L | Je xanat] + W AL |Jgsol + WAL | Jepo|) (2.54)

27 f)?

Fiir die Gesamt-ENC-PSD des betrachteten Beispielsystems folgt:

SENC,ges = SENC,Riear T OENC,C + SENC,I; + SENC,Ip + SENC,1/f + SENC,Ig (2.55)

Wird zusétzlich eine Filterfunktion angenommen, kann die optimale Konfiguration fiir
(W, L, Ugs) durch Losung des mehrdimensionalen Optimierungsproblems ermittelt werden.
Qualitativ kann das thermische Rauschen des Verstérkers nach (2.52) optimiert werden,
indem einem moglichst kurze Gatelange gewéhlt wird. Auch durch eine hohe effektive

Gate-Source-Spannung Uz = Ugs — Uy, kann das thermische Rauschen reduziert werden.

Auf der anderen Seite folgt fiir eine hohe Ueg eine erhohte 1/ f-Rauschleistung. Der Frequenz-
bereich des betrachteten Signals ist daher entscheidend fiir die Festlegung des Verhéltnisses
der Rauschleistungen. Wird alleine die 1/ f-Rauschleistung betrachtet, folgt fiir die Dimen-

sionierung des Transistors, bei der die 1/ f-Rauschleistung minimal wird:
CGS,opt + C’p,G,opt - C'ind (256)

Dieses Ergebnis entspricht dem klassischen Ergebnis der optimalen Anpassung eines Ladungs-
verstirkers an einen Detektor [8]. Der Hintergrund dieses Ergebnisses ist, dass angenommen
wird, dass die 1/f-Rauschleistung nicht von der effektiven Gate-Source-Spannung abhéngt [52].

In diesem Fall kann die thermische Rauschleistung durch entsprechende Wahl des Drainstroms
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so weit reduziert werden, dass das 1/f-Rauschen das Verhalten des Verstirkers dominiert
und fiir die Auslegung des Transistors mafigeblich ist [52].

Bei alleiniger Betrachtung des thermischen Rauschens héngt die optimale Kapazitéit des
Eingangstransistors von dem Arbeitspunkt des Transistors ab und betrégt fiir den Fall der
starken Inversion Cag opt + CG para.opt = %C’ind [8]. Wird zusétzlich der Fall der Geschwindig-
keitssittigung und der Ubergangsbereich zur schwachen Inversion beriicksichtigt, liegt die
optimale Eingangskapazitiat des Transistors zwischen naherungsweise null und Ci,q [8].
Durch die zugleich bestehende Abhéngigkeit der 1/f-Rauschleistung von der effektiven Gate-
Source-Spannung nach (2.53) erfolgt die Ermittlung der optimalen Transistordimensionierung
nummerisch in Kapitel 3.2 unter gleichzeitiger Beriicksichtigung des Signalverlaufs.

Um einen KEindruck fiir die Relevanz verschiedener Rauschquellen zu erhalten, wird im

Folgenden ein beispielhaftes System betrachtet. Es gelten die Parameter nach Tabelle 2.2:

Tabelle 2.2: Parameter des betrachteten Systems.

Cix Heff oy g T It 30
4541072 5 1269 32.10°0 0,84 300K 5fA
Cas +Cha W L In Uest

8,9pF 4.8mm 600 nm 1,2mA 46mV

Clet Ch cin Ch det C Ricax

10 pF 100 fF 400 fF 100fF  30T¢

tan d4et tandpein tandpgqer tandy  tandg

1074 10~ 2-1073 10~ 2.107°

Die resultierenden spektralen Leistungsdichten der verschiedenen Rauschquellen sind in
Abbildung 2.10 dargestellt. In Bezug auf die Gesamt-Rauschleistung sind drei Bereiche zu
identifizieren. Im Frequenzbereich bis ca. 10 Hz dominiert Schrotrauschen des resistiven
Riickkoppelpfades die spektrale Rauschleistungsdichte. Der angenommene Werte fiir den
Sperrséttigungsstrom I jo = 5 fA ist als der Wert eines optimistischen Szenarios zu bezeichnen,
das entsprechend ausgewéhlte Werkstoffe voraussetzt.

Um den Einfluss hoherer Leckstréme zu verdeutliche, ist dem Graph zusétzlich das Spektrum
eines Gate-Leckstroms mit dem Wert I = 10 pA zu entnehmen. Es zeigt sich, dass in diesem
Fall die spektrale Leistungsdichte bis zu einer Frequenz von ca. 10 kHz durch das Rauschen
des Gate-Leckstroms dominiert wiirde. Einen &hnlichen Effekt hétte die Verwendung von
Materialien mit niedrigem spezifischen Widerstand im Bereich des Eingangs des Verstérkers
oder der Elektrode.
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Abbildung 2.10: Darstellung der ENC-PSD verschiedener Rauschquellen des Detektorsys-
tems nach Tabelle 2.2.

Fiir die Analyse von Signalen im Bereich bis 10 kHz, die bei der Detektion langsamer

Staubpartikel auftreten, ist daher die Auswahl geeigneter Materialien von grofler Bedeutung.

Im gegebenen Beispielszenario wird der Frequenzbereich von 10 Hz bis 10 kHz durch das
Rauschen der dielektrischen Verluste der Kapazititen des Systems dominiert. Die Rauschleis-
tung der dielektrischen Verluste liegt um ca. 10 dB iiber der Rauschleistung des 1/f-Rauschen
des Kanals. Es zeigt sich, dass neben dem spezifischen Widerstand auch die dielektrischen
Eigenschaften der verwendeten Werkstoffe von entscheidender Bedeutung sind. Bereits ein
ungeeignetes Gehédusematerial fiir die integrierte Schaltung kann die Rauscheigenschaften

des Systems signifikant degradieren [53].

Im Frequenzbereich ab ca. 10 kHz wird das Rauschspektrum durch thermisches Rauschen des
Kanals dominiert. Im gegebenen Fall konnte das Rauschen in diesem Bereich weiter reduziert
werden, indem der Drainstrom, beziehungsweise die effektive Gatespannung erhoht wird.
Insbesondere in Verstédrkern, die primér fiir die Erkennung schneller Partikel mit Frequenzen
im Megahertz-Bereich ausgelegt sind, fithrt diese Abwégung zu hoheren effektiven Gate-

Spannungen und daraus folgend zu héheren 1/f-Rauschleistungen.
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Weitere hier nicht betrachtete Rauschquellen, spezifischer 1/f-Rauschanteile der Leckstro-
me des Systems, zeigten im Rahmen der Messungen keinen relevanten Einfluss auf das

Rauschverhalten und werden daher nicht weiter beriicksichtigt.

2.3 Grundséitzliche Betrachtung des Detektors

Ein weiterer Faktor, der die Sensitivitat des Detektorsystems beeinflusst, ist die Auslegung des
Detektors. Das Grundprinzip der auf Influenz basierenden Evaluation geladener Staubpartikel
wurde in den 60er-Jahren entwickelt [54]. Siegfried Auer zeigte in den 70er-Jahren die
ersten influenzladungsbasierten Detektoren, die zusétzlich eine Messung der Trajektorie der
Staubpartikel erméglichen [55]. Im weiteren Verlauf wurden verschiedene Detektorformen
entwickelt [5,6,55-58], die sich in Bezug auf Signalform und Eigenschaften stark unterscheiden.
Grundsatzlich sind fiir die Betrachtung der Empfindlichkeit der Systeme zwei fiir alle

Detektoren zunéchst unabhéngige Faktoren zu beriicksichtigen:

e Die Kapazitdt der Elektrode des Detektors beeinflusst nach (2.17) die ENC-PSD

verschiedener Rauschquellen des Detektorsystems.

e Die Form und Anordnung der Elektroden und Abschirmgitter beeinflussen die spektrale

Leistungsdichte des Ladungssignals.

Sollen zusétzlich Staubpartikeleigenschaften, wie der Einfallswinkel oder Einfallsort ermittelt
werden, ist zusétzlich zu beriicksichtigen, wie stark sich das auftretende Signal in Abhéngigkeit
von der jeweiligen Eigenschaft dndert.

In der Literatur erfolgt meist keine systematische Auslegung des Detektors. Eine beschréinkte
Ausnahme stellt das Staubteleskop nach [59] dar. Fiir dieses erfolgte eine vereinfachte
Untersuchung der Auswirkungen auf die influenzierte Ladung, wenn verschiedene geometrische
MafBe des Detektors gedindert werden. Auch die Kapazitit der Elektroden wird in dieser
Veroffentlichung betrachtet. Eine genaue Analyse unter Beriicksichtigung der spektralen
Rauschleistungsdichte des Verstérkers und der sich &ndernden Signalformen erfolgt jedoch
nicht.

Ein Grund fiir die eingeschrinkte Optimierung des Detektors sind die gegenseitigen Abhéan-
gigkeiten zwischen der Auslegung des Detektors und der jeweils notwendigen Anpassung des
Verstéirkers und des Filtersystems an den gednderten Detektor. Im Folgenden soll deshalb
zunéchst eine vereinfachte qualitative Betrachtung des Detektors erfolgen. Eine systematische
Optimierung erfolgt in Kapitel 3.2. Es konnen zwei Detektortypen unterschieden werden.
Beim ersten Typ wird die Elektrode vom Staubpartikel durchflogen [6,55,56], beim zweiten
Typ fliegt der Partikel in der Néhe der Elektrode vorbei [5,57,58].
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Diese Arbeit konzentriert sich auf die Betrachtung von Detektoren des ersten Typs, die
erneut in zwei Subgruppen unterteilt werden konnen.

Der erste Subtyp wird als Rohrdetektor bezeichnet und weist eine zylindermantelférmige
Elektrode auf, die von den Staubpartikeln durchflogen wird [7,54]. Der zweite Subtyp weist

ein oder mehrere Gitter auf, die nacheinander durchflogen werden [6,55,56].

2.3.1 Rohrdetektor

Eine schematische Darstellung des Rohrdetektors ist in Abbildung 2.11 gegeben. Dieser
Detektor ermoglicht nur die Bestimmung des Auftrittszeitpunkts, der Geschwindigkeit und
der Ladung eines Staubpartikels. Vereinfacht wird davon ausgegangen, dass die innere

Elektrode zentriert im Aufbau platziert wird.

Abbildung 2.11: Schematische Darstellung eines Rohrdetektors. Die innere Elektrode wird
mit dem Ladungsverstéirker verbunden. Staubpartikel durchfliegen den
Detektor entlang der Symmetrieachse.

Dem Detektor konnen folgende Eigenschaften in Bezug auf die sensitive Apertur zugewiesen

werden:

e Die sensitive Fliache des Detektors ergibt sich aus der inneren Querschnittsfliche der
Elektrode Agens ~ 77

e Der maximale Offnungswinkel ergibt sich in Abhéngigkeit des Durchmessers der Elek-
trode und der Lénge der Elektrode

e Die Transparenz der Apertur ergibt sich aus der Transparenz der Abschirmung der
Elektrode.

Wird eine konstante sensitive Fléache vorausgesetzt, konnen folgende qualitative Aussagen
iiber die Kapazitit und damit das fundamentale Rauschverhalten des Detektors getétigt

werden:
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e Mit steigendem Abstand zwischen Elektrode und Abschirmung ds sinkt der Kapazi-

téatsanteil zwischen der Elektrode und dem Gitter mit ca. Caet,Gitter ~ é.

e Mit steigendem Radius der &ufleren Abschirmung sinkt der Kapazitédtsanteil zwischen

der duBeren Abschirmung und der Elektrode vereinfacht mit Cget schirm ~ ﬁ [60].

e Vereinfacht zeigt sich eine lineare Zunahme der Kapazitéit zwischen der dufleren Ab-

schirmung und der Elektrode Cget schirm mit der Lénge der inneren Elektrode d;.

Daraus folgt, dass durch die Vergréflerung des Abstands zwischen der Abschirmung und
der Elektrode die Kapazitiat des Detektors im begrenzten Mafl reduziert werden kann unter
Inkaufnahme eines groBeren Bauvolumens. Gleichzeitig fithrt dieses Vorgehen zu Anderungen
im Anstiegsverhalten des Ladungssignals.

Eine langere Elektrode resultiert in einer grofleren Kapazitét, gleichzeitig folgt daraus eine
Verschiebung der Energie des Ladungssignal zu niedrigeren Frequenzen. Die Betrachtung im
Zeitbereich zeigt das Auftreten eines potentiell einfacher zu detektierenden, ldngeren Signals
am Ausgang des Verstirkers. D.h. sowohl Anderungen an der Abschirmung, als auch an der
Elektrode beeinflussen gleichzeitig das Rauschverhalten und das Signal des Detektors, sodass
eine gezielte qualitative Optimierung nicht moglich ist.

In Bezug auf die Lénge der Elektrode sind zwei weitere Faktoren zu beriicksichtigen: Einerseits
steigt mit der Lénge der Elektrode die Zeit, die ein Staubpartikel fiir den Flug durch
den Detektor benétigt und die Wahrscheinlichkeit, dass sich die Signale mehrerer Partikel
iiberlagern. Andererseits besteht eine weitere mogliche Realisierung des Detektors darin, dass
mehrere Elektroden hintereinander angeordnet werden, die entweder an den gleichen, oder
an mehrere Ladungsverstéirker angeschlossen werden [55]. Auch diese Konfigurationen sind
in Bezug auf die Parameterextraktion mit einem Detektor mit nur einer ldngeren Elektrode

zu vergleichen.

2.3.2 Gitterdetektor

Der Gitterdetektor kann als modifizierter Rohrdetektor betrachtet werden, der viele sehr kurze
parallel angeordnete Rohr-Abschnitte aufweist, die mit einem gemeinsamen Ladungsverstéarker
verbunden sind. Eine schematische Darstellung ist in Abbildung 2.12 gegeben. Vereinfacht
wird davon ausgegangen, dass das Gitter der Elektrode zentriert im Aufbau platziert ist.
Ein Vorteil dieses Detektortyps ist, dass durch eine schrige Anordnung der Elektroden in
Bezug auf die Abschirmgitter und die Verwendung mehrerer Elektroden eine Bestimmung
der Einfallsposition des Staubpartikels moglich ist [55].

Die Starke der Gitterelektrode, dquivalent zu d; des Rohrdetektors, ist typischerweise stark

beschriinkt, um den Offnungswinkel des Detektors nicht zu stark einzuschriinken.
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Als auszulegende Parameter sind die Absténde der Elektroden zu den Abschirmungen ds,
ro — 1 und die Parameter des Gitters zu betrachten. Die Parameter der Gitterelektrode
sind z.B. die Gréfle der Maschen des Gitters und der Durchmesser der Gitterstibe. Auch in
diesem Fall sind die Abhéngigkeiten zwischen der Detektorkapazitdt und der Signalform zu

komplex, um eine intuitive Optimierung durchzufiihren.

Abbildung 2.12: Schematische Darstellung eines einfachen Gitterdetektors. Die innere Elek-
trode wird mit dem Ladungsverstirker verbunden. Staubpartikel durch-
fliegen den Detektor entlang der Symmetrieachse.

2.3.3 Vorbeiflug-Detektoren

Zuletzt soll kurz auf die Funktion von Vorbeiflug-Detektoren eingegangen werden. Es handelt
sich dabei typischerweise um Gitterdetektoren, bei denen jeder Stab eines eindimensionalen
Gitters mit einem getrennten Ladungsverstiarker verbunden ist [59]. Dies erméglicht eine sehr
genaue Bestimmung der Einfallsposition des Staubpartikels und die Realisierung niedriger
Detektorkapazititen [3].

Nachteilig wirkt sich aus, dass sich die durch den Staubpartikel influenzierte Ladung zu jedem
Zeitpunkt auf mehrere Elektroden verteilt. Einen weiteren Nachteil stellt der komplexere
Aufbau und die Anzahl der auszuwertenden Signale dieser Detektoren dar, der durch die
Verwendung einer integrierten Auswerteelektronik jedoch stark reduziert werden kann [3]. Es
erfolgt keine weitere Analyse dieser Detektorform, da diese nicht den im Rahmen der Arbeit

betrachteten Systemanforderungen entspricht.
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3 Modellierung und Optimierung des

Detektorsystems

In diesem Kapitel wird zunéchst die Modellierung des Detektorsystems, bestehend aus
Detektor, Ladungsverstéarker, Filtersystem und Parameterschitzer ausgefiihrt. Anschlieend
erfolgt die Betrachtung spezifischer beispielhaft parametrierter Systeme, die mithilfe des
Modells optimiert werden.

Es ist das Ziel dieses Kapitels, ein Verstdndnis fiir die Auslegung der in Abschnitt 2.3
beschrieben Optimierungskonflikte zu entwickeln, um die systematische Entwicklung von

angepassten Ladungsverstiarkern und Detektoren zu ermoglichen.

3.1 Modellierung des Detektorsystems

Das Modell des Detektorsystems besteht aus separaten Nachbildungen der Komponenten
des Systems, die iiber Optimierungsschleifen verkoppelt sind. Als Beispiel kann hier der
Zusammenhang zwischen der Detektorkapazitit und dem Entwurf des Ladungsverstérkers
betrachtet werden. Andert sich die Kapazitit des Detektors, so ist der Ladungsverstirker an
diese gednderte Kapazitiat anzupassen, um ein optimales Rauschverhalten sicherzustellen.

Es wird im Folgenden zuerst die getrennte Modellierung des Systemkomponenten in MATLAB
und Cadence Virtuoso betrachtet. Abschlieend wird auf implementierte Optimierungsrouti-

nen eingegangen.

3.1.1 Detektor

Anhand des Detektormodells wird die Detektorkapazitdt und der Verlauf des influenzierten
Ladungssignals der Elektrode ermittelt. Um die Rechenzeit zu reduzieren, wird der Detektor
vereinfacht als zylindersymmetrische Struktur betrachtet. Daraus folgt, dass Partikel den
Detektor nur entlang der Symmetrieachse durchfliegen kénnen und keine direkte Analyse
von Detektoren moglich ist, die den Ort des Partikeleinfalls ermitteln kénnen.

Diese Einschrinkung ist in sofern zu rechtfertigen, als dass im Rahmen der Arbeit primér
der Auftrittszeitpunkt und die Geschwindigkeit der Partikel betrachtet werden. Vereinfachte
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qualitative Aussagen iiber den Entwurf von Detektoren zur Einfallspositionsbestimmung
kénnen aber auch anhand der hier erfolgenden Untersuchungen abgeleitet werden.

Um das betrachtete Feldproblem weiter zu vereinfachen, werden zusétzlich alle dielektrischen
Halterungen im Feld der Elektrode vernachlassigt. Das betrachtete System besteht dann nur
aus der Elektrode und der entsprechenden Abschirmung. Dies fithrt zu einer geringfiigigen
Unterschétzung der Detektorkapazitit, deren Inkaufnahme dadurch gerechtfertigt ist, dass
in diesem Abschnitt die fundamentale Bewertung der Abmessungen und Anordnung der
Elektrode im Vordergrund steht. Der Entwurf der Abstandshalter stellt ein eigenstédndiges
Problem dar, das nur geringe Auswirkungen auf die Optimierung der Elektroden hat.

Das Berechnen der Signalformen und Detektorkapazitiat kann in folgende Schritte unterteilt

werden:
1. Definition der Geometrie, Zuweisung der Randbedingungen.
2. Losung des elektrostatischen Feldproblems.

3. Berechnung der Teilkapazitéiten zwischen den Komponenten des Detektors und dem
Partikel iiber die Energie des Feldes [61].

4. Berechnung der influenzierten Ladung aus dem Verhéltnis der Teilkapazitéiten des
Staubpartikels.

Die Voraussetzung eines zylindersymmetrischen Detektors ermoglicht die Berechnung des
elektrischen Feldes iiber die Losung eines zweidimensionalen Feldproblems mithilfe der
Partial Differential Equation Toolbox in Matlab. Es wird ein quasistationéres elektrisches
Feld vorausgesetzt. Da keine Raumladungen vorhanden sind, ist die Poisson-Gleichung in

der Form

zu l6sen [61]. Fiir Zylinderkoordinaten (r,£,z) folgt [62]:

10 ([ 0y 10%p 0%
I i Bl ST s 3.2

ror <Tar)+7’2 §2+822 (32)
Aufgrund der Zylindersymmetrie folgt g—‘g = 0. Die resultierende partielle Differenzialgleichung
(PDE) héngt nur von r und z ab, die ein zweidimensionales kartesisches Koordinatensystem
(r,2) bilden.
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Es folgt:
1op ¢ P
var T Tz 0 (3:3)
1
-V (r-V¢)=0 (3.5)

Die Form nach (3.5) ermoglicht die direkte Losung der PDE mithilfe des PDE-Losers
in Matlab. Die Umformung kann beispielsweise mithilfe von Computer-Algebra-Systemen

ermittelt werden [63].

Die Festlegung des konkret zu losenden Feldproblems erfolgt durch die Definition der Geo-
metrie und Zuweisung der Randbedingungen zu den geometrischen Fldchen. Den leitfihigen
Komponenten des Detektors und dem Partikel werden iiber Dirichlet-Randbedingungen
ein konstantes Potential zugewiesen [61]. Aufgrund der Zylindersymmetrie folgt fiir die
Symmetrieachse die Neumann-Randbedingung [61] % = 0. Fiir die Eintrittsoffnung des

Detektors wird ebenfalls vereinfacht % = (0 angenommen.

Dies entspricht der Annahme einer Spiegelung der Detektorstruktur an der Fliche der
seitlichen Abschirmung und reduziert die Genauigkeit der Losung insofern, als dass auch eine
Spiegelung des Partikels erfolgt. Eine signifikante Auswirkung auf die berechnete Losung zeigt
sich jedoch nicht, da die seitlichen Abschirmgitter duflere Felder weitestgehend unterdriicken,

sodass auf eine genauere Modellierung der Umgebung verzichtet werden kann.

Ein beispielhaftes Ergebnis der nummerischen Berechnung des Potenzials nach (3.5) kann

Abbildung 3.1 entnommen werden.

Der Verlauf der influenzierten Ladung {iber der Partikelposition kann iiber das Verhéaltnis der
Teilkapazititen zwischen dem Partikel, der Abschirmung und der Detektorelektrode ermittelt
werden. Die Berechnung der Kapazitiaten erfolgt iiber die Energie des elektrischen Feldes. Fiir
die Energie des elektrischen Feldes gilt fiir £ = 0 und E= —grad p = — (%‘f, 0, %f) [61,62]:

1 - 1 - 1
WE:§/€E2dV:§///T€E2deZd£:§///rg(Ef+Ez2) dT’dde
\%

(3.6)
:%//27TT'€(E1,2+EZ2) drdz (3.7)

Die in einer Kapazitét gespeicherte Energie ist gegeben durch [60]:

1
Wege = 5C U? (3.8)
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Abbildung 3.1: Beispielhafte Darstellung des Potentials des zylindersymmetrischen Detek-
tors.

Zur Berechnung der Teilkapazitdten werden drei Feldberechnungen durchgefiihrt. In jeder
der Berechnungen wird entweder an die Detektorelektrode, an die Abschirmung oder an
den Partikel ein Potential von ¢ = 1V angelegt. Die jeweils anderen beiden Elemente
weisen ein Potential von ognp = 0V auf. Fiir jeden der drei Fille ergibt sich eine Kapazitét
zwischen dem Element mit gy = 1 V und den restlichen Komponenten mit (3.7) und (3.8)

nach:

1
—// 2rr-e (B} + E;) drdz (3.9)
A

2
cptest

Cges =

Durch das Losen des sich ergebenden linearen Gleichungssystems kénnen die Teilkapazititen
zwischen den Komponenten ermittelt werden. Das Verhéltnis zwischen der Spiegelladung der
Detektorelektrode und der Ladung des Partikels ist {iber das Verhéltnis der Teilkapazitéiten
wie folgt definiert:

det

C(det part
~ ’ 3.10
Cdet,part + C1sch,part ( )

Gnorm,det = ‘Q

part

Dabei stellt Cgep part die Teilkapazitdt zwischen dem Partikel und der Abschirmung dar.
Clet,part ist definiert als die Teilkapazitidt zwischen dem Partikel und der Detektorelektrode.
Um die Rechenzeit zu begrenzen, wird fiir die Berechnung des Feldes ein méglichst grobes Netz
verwendet. Dies hat zu Folge, dass fiir den Partikel ein grolerer Durchmesser von ca. 200 um

anzunehmen ist. Aufgrund der ausschlieflichen Betrachtung der Kapazitéitsverhéaltnisse
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des Partikels hat diese Vereinfachung keinen groflen Einfluss auf das Ergebnis, wenn die
Bedingung erfiillt ist, dass die Detektorstrukturen deutlich grofler sind als der Partikel.

Durch die Berechnung des Kapazitétsverhéltnisses (3.10) fiir unterschiedliche Partikelpositio-
nen entlang der der z-Achse kann der Verlauf der influenzierten Ladung fiir den Durchflug
eines Partikels durch den Detektor berechnet werden. Das entsprechende Ergebnis fiir den
Detektor nach Abbildung 3.1 ist in Abbildung 3.2 dargestellt. Aufgrund der Annahme eines
quasistationéren Systems kann aus dem Verlauf der Ladung in Abhéngigkeit von der Position

direkt der Verlauf des Ladungssignals im Zeitbereich ermittelt werden.
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Qpart
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Abbildung 3.2: Verlauf der influenzierten Ladung in Abhéngigkeit von der Partikelposition
fiir einen Detektor mit der Dimensionierung nach Abbildung 3.1.

3.1.2 Verstarker

Das Modell des Verstérkers beriicksichtigt die folgenden Charakteristika:
e Das Rauschverhalten des Eingangstransistors
e Das Frequenzverhalten des Riickkoppelpfades

Nicht beriicksichtigt wird das Rauschen der weiteren Bauelemente des Verstérkers, sowie die
Frage, ob mit der vorgegebenen Transistordimensionierung ein Verstédrker mit der notwendigen
Bandbreite realisiert werden kann. Diese Vereinfachungen sind notwendig, da Informationen
iiber die Bandbreite des Verstédrkers und dessen Gesamtrauschverhalten erst nach dem
Entwurf eines konkreten Verstéirkers vorliegen. Die hier betrachtete Optimierung des Systems
soll allerdings als Vorbereitung des Verstéirkerentwurfs dienen, sodass noch keine weiteren

Informationen iiber den Verstéirker zu Verfiigung stehen.
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Fiir die Modellierung des Verstirkerverhaltens wird das Zeitbereichssignal des Detektors in
den Frequenzbereich transformiert. Die normierte Spiegelladung in Abhéngigkeit von der
Position ist gegeben durch gnorm det(2n). Das Ladungsverhéltnis wird nur fiir diskrete Werte

von z, € {Al-n|n € {0;1...V,, — 1}} an Uy, Stellen mit Al = %ﬁdcm bestimmt.

Das Signal gnorm det(2n) stellt deshalb ein positionsdiskretes Signal dar, das iiber Substitu-
tion mithilfe der Partikelgeschwindigkeit V. und dem Abtastintervall T, = ﬁ in ein
zeitabhéngiges zeitdiskretes Signal iiberfithrt wird:

erorm,det(tn) = qnorm,det(zn = tn . Vpart) mit tn € {Ta : n’n € {Oa 11 2... \Ijab - 1}} (311)

Die Grofle W,y stellt hier die Anzahl der Abtastwerte dar. Die Abbildung in den Frequenz-
bereich der zeitverschobenen Funktion erfolgt mithilfe der Fouriertransformation iiber die

Approximation des Fourierintegrals durch eine Riemannsumme [64].

Wap—1

Qnorm,det(f) ~ Ta Z (norm,det (tn)e_]gﬂf(tn_
n=0

Ta ¥ap
2

(3.12)

Das Signal im Frequenzbereich wird anschlieend auf die Frequenzanteile im ersten Nyquist-
Band beschréankt. Mit der Sprungfunktion o(t) [65] ergibt sich:

Qnorm,det,N(f) = <U (f + Q;a) -0 <f - 2;—;)) Qnorm,det(f) (313)

In den meisten Féllen wird in dieser Arbeit W,;, = 32 gewéhlt. Dies entspricht der Bertick-

Yap 1
2 Tp

sichtigung von Frequenzanteilen bis fy = = 16% mit der Impulsdauer Tp = W, - Ts,.
Im niichsten Schritt wird die Ubertragungsfunktion des Verstirkers auf das Ladungssignal
im Frequenzbereich angewendet. Es wird der vereinfachte Schaltplan mit einem idealen
Operationsverstarker und Ry||Ce-Riickkoppelung entsprechend Abbildung 2.4 vorausgesetzt.

Mit (2.12) folgt:

. Unorm aus j27rf Rf
F 2 = : =—
Aa (j Wf) Qnorm,det,N 1+ ]27Tf Cf Rf

(3.14)

In Abbildung 3.3 ist beispielhaft die Riicktransformation des Signals Qpnorm.det,y nach (3.13)
und der Betrag von Uporm aus - Cr nach (3.14) fiir das Ladungssignal nach Abbildung 3.2 dar-
gestellt. Es werden die folgenden Zahlenwerte angenommen: Vi,ory = 50 73, Ry = 10 TS, Cf =
100 fF. Es zeigt sich, dass fiir die gegebenen Zahlenwerte das Signal nicht erkennbar ver-
andert wird. Dies folgt einerseits aus der Wahl der Abtastfrequenz und andererseits aus

der 3dB-Grenzfrequenz des Riickkoppelpfades des Ladungsverstiarkers mit in diesem Fall
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f3aB = #fcf = 0,16 Hz. Dies verdeutlicht, dass die Wahl von R; primér durch das Rausch-

verhalten des Widerstands motiviert wird.

g 1 _PHOHOLOEDIDHOIOIOHOHDLDIDH DD

0.8 I —— (norm,det (t) Dach (3.11)
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Abbildung 3.3: Verlauf der normierten influenzierten Ladung als Funktion der Zeit sowie
der Verlauf der skalierten Ausgangsspannung des Verstérkers.

Neben dem Ubertragungsverhalten des Verstéirkers ist das Rauschverhalten zu modellieren.
Die Extraktion der Rauschparameter erfolgt durch eine Kosimulation in Cadence Spectre.
Dies erméglicht die Verwendung beliebiger Transistormodelle, die das arbeitspunktabhéngige
Rauschverhalten abbilden konnen. Fiir die Simulation des Transistors wird der Arbeitspunkt
iiber die Parameter W, L, Ip und Upg vorgegeben. In diesem Fall kann das Rauschen des
Eingangstransistors durch ein einfaches Modell der eingangsbezogenen Rauschspannung

nachgebildet werden:

Kg

7 + SU,th (3.15)

SU ein,FET =
Als weitere Parameter werden gy,, Cag, Cp. ¢ = Cap extrahiert. Neben dem Rauschen des
Transistors ist das Rauschen der Kapazititen und das Rauschen des Riickkoppelwiderstands
zu beriicksichtigen. Dabei wird vereinfacht vorausgesetzt, dass der Pseudowiderstand des
Riickkoppelpfades so ausgelegt wird, dass dieser nur einen geringen stationédren Spannungs-
abfall von Uy ~ Ut aufweist und entsprechend Abbildung 2.7 durch einen Widerstand

beschrieben werden kann. Der Widerstand des Detektors wird vernachléssigt.

Fiir die weitere Betrachtung des Filtersystems werden alle Rauschquellen auf den Ausgang
des Verstéirkers bezogen. Es wird weiterhin das Ersatzschaltbild nach Abbildung 2.4 zugrunde
gelegt. Fiir das ausgangsbezogene Rauschen durch R; folgt:

4k T Ry
1+ (27f)* C? R

SU,aus,Rf = (316)
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Fiir das Rauschen der dielektrischen Verluste der Kapazitiaten folgt:

AT (27 f) C tan 6, R?
SU,aus, tandx — ( f) 2 2 D2 f (317)
1+ (27 f)” CF R}

mit x € K = {GS; p,G;det; f; p,ein; p,det} entsprechend (2.50). Die Kapazitidten Cgg und
Cp,c des Transistors werden mithilfe der Simulation in Cadence Spectre extrahiert. Die
Kapazitit des Detektors Cy; wird als eine der Teilkapazitdten mithilfe der Feldsimulation
des Detektors ermittelt. Der Wert der Riickkoppelkapazitat Cy wird fest vorgegeben. Die
parasitdren Kapazititen C} cin und Cj, ge¢ sind anhand des geplanten Platinenentwurfs und
Anschlusses des Detektors an den Ladungsverstiarker abzuschétzen.

Uber die dielektrischen Verluste der Kapazititen stehen nur wenige Informationen zur
Verfiigung. Dies betrifft sowohl den Transistor als auch den Detektor. Hier sind entsprechende
Schéitzungen vorzunehmen. Auch das Rauschen des Eingangstransistors wird auf den Ausgang

des Verstérkers bezogen:

(Cas + Coc 4 Ct + Caet + Cpein + Coaer)” B2 (210f)° +1

S aus =5 ein 3.18
U,aus,FET U,ein,FET 1+ C2R? (27rf)2 ( )

Es resultiert fiir das gesamte am Ausgang des Verstéirkers beobachtete Rauschen:
SU,aus,ges = SU,aus,Rf + Z SU,aus,tanéx + SU,aus,FET (319)

xeK

Mit (3.19) und (3.14) liegt sowohl das Ladungssignal als auch die spektrale Rauschleistungs-
dichte des Systems bezogen auf die Ausgangsspannung des Verstérkers vor. Dies ermdoglicht

im néchsten Schritt die weitere Verarbeitung mithilfe des Filtersystems.

3.1.3 Filtersystem

Das eingesetzte Filtersystem hat einen entscheidenden Einfluss auf die Sensitivitdt des Ge-
samtsystems [2]. Gleichzeitig unterscheiden sich unterschiedliche Filtersysteme signifikant in
Bezug auf ihre Komplexitidt und den Rechenaufwand [66]. Die Entwicklung eines konkreten
Filtersystems ist nicht Ziel dieser Arbeit. Filter, die in bestehenden Systemen eingesetzt
werden, reichen von einfachen Bandpassfiltern [3] zu deutlich komplexeren analogen Filter-
systemen mit spezifisch optimierter Impulsantwort [11] bis zu digitalen Filtersystemen [67].
Im Rahmen dieser Arbeit steht die Optimierung des Detektors und des Ladungsverstéirkers
im Vordergrund. Die Ergebnisse sollten deshalb mdéglichst nicht durch das Verhalten des
Filtersystems beeinflusst werden. Es wird deshalb ein Filtersystem vorausgesetzt, das optimale

Filtereigenschaften besitzt. Dies ist unter der Annahme gerechtfertigt, dass reale Filtersysteme
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versuchen werden, das ideale Filtersystem moglichst gut zu approximieren. Es kann nicht
sichergestellt werden, dass die so ermittelten Detektor- und Verstarkerparameter auch im
Fall der Verwendung primitiver Filtersysteme optimal sind.

Allgemein betrachtet stellt das Filtersystem mit dem nachfolgenden Entscheider ein System

zur Parameterschitzung [68] dar, das die folgenden Eigenschaften aufweist:

e Die Staubpartikel konnen Geschwindigkeiten aufweisen, die sich iiber mehrere Gréfien-
ordnungen erstrecken. Beispielhaft kann von einem System ausgegangen werden, das

Partikel in einem Geschwindigkeitsbereich zwischen 10 £+ bis 10 l% beobachten soll.

e Es kann keine Aussage iiber den Abstand der Staubartikel getroffen werden. Theoretisch

konnten sich mehrere Partikel im Detektor iiberlagern.

e Ziel des System ist es, die Staubpartikel zu erkennen und den Auftrittszeitpunkt sowie

in diesem Fall optional die Geschwindigkeit zu ermitteln.

e Informationen iiber die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen der beobachteten Zeiten

zwischen den Partikeln und den Geschwindigkeiten der Partikel liegen nicht vor.

Eine geschlossene analytische Beschreibung dieses Problems liegt auflerhalb der Moglichkei-
ten dieser Arbeit. Als eine erste Vereinfachung wird deshalb vorausgesetzt, dass in einem
definierten Zeitraum der Detektor entweder nur von einem Partikel vollstéindig oder von
keinem Partikel durchflogen wird.

Es konnen dann zwei separate Probleme betrachtet werden:

e Das Problem der Detektion: Wurde in dem betrachteten Zeitraum der Detektor von

einem Partikel durchflogen?

e Das Problem der Parameterextraktion: Welche Eigenschaften weist der beobachtete
Partikel auf?

Wihrend das Detektionsproblem relativ einfach direkt mit statistischen Methoden betrachtet
werden kann, fallt die entsprechende Analyse des Extraktionsproblems ungleich schwerer. Es
wird zuerst das Detektionsproblem betrachtet:

Sowohl die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion des Auftrittszeitpunkts, als auch diejenige der
aus der Geschwindigkeit des Partikels abgeleiteten Dauer des Impulses stellen kontinuierliche
Verteilungen dar. Eine optimale Filterung durch die Verwendung einer diskreten Anzahl von
Filtern ist deshalb nicht moéglich.

Eine Verfahren zur Behandlung der Fragestellung stellt die Methode der maximalen Mut-
maflichkeit [69] dar. Einfacher ist es fiir die hier betrachtete Optimierung des Detektors und
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des Verstéarkers, die Anzahl der moglichen Partikelgeschwindigkeiten auf eine begrenzte Zahl

zu reduzieren.

Werden nur Partikel mit einer festgelegten Geschwindigkeit betrachtet und wird fiir das
Rauschen des Eingangssignals angenommen, dass dieses als stationdres weifles Rauschen
vorliegt, dann stellt ein Korrelationsfilter (Engl. matched filter) den bestmoglichen Filter
dar [70]. Da das Rauschen des Systems zunéchst nicht weif ist, ist das Signal des Verstérkers
zuerst durch ein Whitening-Filter zu dekorrelieren [70]. Das zweiseitige Rauschspektrum des

Rauschens am Ausgang des Verstirkers, By ausges(f), folgt aus (3.19) [70]:

1
BU,aus,ges(f) = §SU,aus,ges (|f|) (320)

Der Whitening-Filter weist dann die folgende Ubertragungsfunktion auf [70]:

Fan (f) = Poool]) (3.21)

Der Skalierungsfaktor K, kann beliebig gewéhlt werden. Das Signal hinter dem Whitening-
Filter mit Qnorm,det,y nach (3.13) und Fyq nach (3.14) ist gegeben durch:

Udk(f) = th(f) ’ FAq(f) : Qnorm,det,N<f) (3-22)

Der Korrelationsfilter bildet im Zeitbereich den Verlauf des gespiegelten Signals hinter dem
Whitening-Filter nach [70]. Im Frequenzbereich ergibt sich fiir die Ubertragungsfunktion F¢
mit der beliebigen Konstante K¢ [70]:

me(f) = Kyt - thh(f) ’ FZq(f) ’ onrm,det,N(f> (323)

Fiir die Kombination aus Whitening-Filter und Korrelationsfilter folgt [70]:

Kyn - Kt

F — twh Pl
BU,aus,ges (f)

ges — Wh(f) ’ me(f) FKq(f) ’ Qiorm,det,N(f) (324)
In Abbildung 3.4 ist beispielhaft der Verlauf des Impulses nach Abbildung 3.3 nach der
Anwendung des Whitening-Filters und nach der zusétzlichen Anwendung des Korrelationsfil-
ters dargestellt. Aufgrund des Hochpassverhaltens des Whitening-Filters hangt der Einfluss
desselben von der Geschwindigkeit des Partikels ab. Dies fiihrt dazu, dass mit zunehmender

Geschwindigkeit die Verzerrung des Impulses durch den Whitening-Filter abnimmt.

In Bezug auf die physikalische Realisierbarkeit im Kontext von Echtzeitsystemen ist zu

beriicksichtigen, dass abhéngig von der zuldssigen Verzogerung des Ausgangssignals die
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Impulsantwort des Filtersystems abzuschneiden ist und daher der optimale Korrelationsfilter

nicht verwendet werden kann.

1 .
© — Eingangssignal
:% ~— —— Nach Whitening-Filter
g 05 Nach Korrelationsfilter
<
g
8
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| | | | | |
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Abbildung 3.4: Verlauf der normierten, gefilterten Signale als Funktion der Zeit fiir die
Bedingungen nach Abbildung 3.3.

Ein mogliches System, das mithilfe der gezeigten Filter Staubpartikel mit einer festgelegten
Geschwindigkeit erkennt, besteht aus einem Schwellwert-Entscheider, der den Maximalwert
des Ausgangssignals des Korrelationsfilters auswertet [70]: Uberschreitet das Ausgangssignal
des Filters in einen gegebenen Intervall zu einem Zeitpunkt den Schwellwert des Entscheiders,
dann wird ein Partikel detektiert.

Die Sensitivitit des Systems folgt in diesem Fall aus dem maximalen Signal-Rausch-Verhéltnis
am Ausgang des Filters [70]. In Abbildung 3.4 tritt dieses zum Zeitpunkt ¢ = 0s auf. Es gilt
fiir das maximale Signal-Rausch-Verhéltnis p, unter der Annahme, dass der Eingangsimpuls

zentriert um ¢ = 0 ist [70]:

=0 (L) Fahas) .
P Usus,mf,n,eff a f_oooo BU,aus,ges(f) ' |de(f) me(f)|2 df ‘

L2 Ua(F)P df

_ . (3.26)
n,dk
WE sig,dk
= ——— 3.27
B ax (3:27)

In dem Ausdruck stellt B, gx = BU;‘;—&e;m = const. die zweiseitige spektrale Rauschleis-
dk

tungsdichte dar, wausme(t) ist das Ausgangssignal des Korrelationsfilters und Wi gig ax ist die

Energie des Impulses hinter dem Whitening-Filter.
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Aus (3.27) folgt, dass fiir die Detektion des Partikels die Energie des Impulses und die
konstante spektrale Rauschleistungsdichte nach dem Whitening-Filter entscheidend sind.

Um die Implikationen dieses Ergebnisses fiir den Entwurf des Detektors zu verstehen, wird
ein stark vereinfachtes Detektorsystem abgeschéitzt, das einen konstanten Wert fiir do nach

Abbildung 2.11 aufweist. Zusétzlich wird angenommen, dass nur weifles Rauschen auftritt.

Dann folgt mit dem Elektrodenlédnge d; ungefahr By, qx ~ Caet ~ di und Wy, ~ d;i. Daraus
folgt, dass unter diesen Annahmen p keine Abhéngigkeit von d; aufweist und alle moéglichen

Elektrodenldngen ein dhnliches Verhalten in Bezug auf die Detektion zeigen.

Fiir sehr kurze Elektrodenléngen ist aufgrund der Randkapazitéiten die Naherung Cyet ~ dy
nicht mehr zuldssig. Es kann daher aus dieser Betrachtung zunéchst primér abgeleitet werden,
dass die Elektrode eine gewisse Linge nicht unterschreiten sollte. Zugleich ist zu beachten,
dass in dieser Abschitzung die Leistungsaufnahme des Verstérkers nicht beriicksichtigt wird.
Typischerweise steigt die Leistungsaufnahme des optimalen Ladungsverstéirkers mit der

Detektorkapazitat an.

Des Weiteren zeigt sich, dass fiir einen gegebenen Detektor langsamere Partikel aufgrund des
Zusammenhangs Wg e ~ Tpart ~ ﬁ zunéchst einfacher zu detektieren sind als schnelle
Partikel. In Bezug auf dieses Ergebnis ist zu beachten, dass in der aktuellen Abschitzung das
1/ f-Rauschen vernachlissigt wird, das sich auf langsame Partikel verstiarkt negativ auswirkt.
Die genauere Analyse erfolgt mithilfe der Simulation, die das Verhalten des Filtersystems

basierend auf (3.25) abbildet.

Neben der Erkennung eines Partikels weist die Schatzung der Partikeleigenschaften eine hohe
Relevanz fiir die Auslegung des Systems auf. Stellvertretend fiir verschiedene Eigenschaften,
die geschétzt werden kénnten, wird im Folgenden das Problem der Schitzung des Auftritts-

zeitpunkts betrachtet.

Der Auftrittszeitpunkt wird als Parameter ausgewahlt, da dieser, unter der Verwendung
mehrerer Detektoren, die Bestimmung der Partikelgeschwindigkeit und des daraus abgeleiteten
Orts des Partikels erméglicht. Gleichzeitig stellt die Berechnung des Auftrittszeitpunkts ein
Problem dar, das auch im Zusammenhang mit Radarsystemen auftritt und deshalb in der

Literatur entsprechende Aufmerksamkeit findet.

Ein System, das die Bestimmung des Auftrittszeitpunkts ermoglicht, basiert erneut auf der
Auswertung des Maximums des Ausgangssignals des Korrelationsfilters [70]. Der Zeitpunkt
des maximalen Ausgangswert des Korrelationsfilters stellt den zeitverschobenen Zeitpunkt

dar, zu dem das Eingangssignal mit der maximalen Mutmaflichkeit aufgetreten ist.

Aus der Betrachtung von Abbildung 3.4 folgt intuitiv, dass fiir eine moglichst genaue

Bestimmung des Auftrittszeitpunkts der Ausgangsimpuls im Bereich des Maximums méoglichst
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schmal sein sollte [70]. Gleichzeitig sollte das maximale Signal-Rausch-Verhéltnis (3.27) so
grofl wie moglich sein.

Wird erneut ein vereinfachtes System betrachtet, in dem nur weifles Rauschen auftritt,
kann eine qualitative Aussage iiber die anzustrebende Impulsform getétigt werden. Es wird
angenommen, dass Wg g, = const., sodass (3.27) konstant ist. Dann erzeugt jene Impulsform
einen moglichst schmalen Ausgangsimpuls, die bei gegebener Energie eine méglichst grofie
Bandbreite [70] bzw. kurze Impulsdauer [71] aufweist. Ist die maximal mogliche Amplitude
zusatzlich festgelegt, dann stellt ein idealer Rechteckimpuls die Impulsform dar, die bei
gegebener Energie die kiirzeste Impulsdauer aufweist.

Forderungen fiir den Detektor kénnen aus diesem theoretischen Ergebnis zunéchst nicht
abgeleitet werden, da mit der Flankensteilheit des Ladungsimpulses auch die Kapazitét
des Detektors und damit die spektrale Rauschleistungsdichte ansteigen. Es wird deshalb
im Folgenden der Einfluss des Verlaufs des Ladungssignals auf die Varianz der geschétzten
Auftrittszeit 02 quantitativ abgeschitzt.

Fiir Signale, die nichtlinear von dem zu schétzenden Parameter abhéngen, ist es im All-
gemeinen nicht moglich die Varianz des geschitzten Parameters genau zu berechnen [72].
Eine Moglichkeit, die Varianz abzuschétzen, stellt die Berechnung der unteren Schranke der
Varianz mithilfe der Cramer-Rao-Ungleichung dar [73], die nur fiir unendliche Signal-Rausch-
Verhiltnisse einen Grenzwert darstellt [72,74]. Es folgt nach [72] mit der zeitlichen Ableitung
des Ausgangssignals des Whitening-Filters u/, 4 (t):

Bn,dk
f ‘ulaus,dk(t) ‘2 dt

2
ol >

(3.28)

Wird hinter dem Whitening-Filter ein trapezformiger Verlauf des Ladungssignals mit der

Anstiegszeit T, und einer Amplitude Uaus,dk vorausgesetzt, dann folgt:

Boac T,
g2 > ok or (3.29)
2- Ua?us,dk

Die Betrachtung eines trapezférmigen Verlaufs entspricht hierbei den folgenden zwei Annah-
men: Einerseits wird vorausgesetzt, dass im System nur weifles Rauschen auftritt, sodass keine
Verzerrung des Impulses durch den Whitening-Filter erfolgt. Andererseits wird angenommen,
dass ein ndherungsweise trapeztormiger Ladungsimpuls nach Abbildung 3.4 vorliegt, der
entsprechend vereinfacht werden kann.

Es zeigt sich, dass die Schranke der Varianz linear mit der spektralen Leistungsdichte des
Rauschens und mit der Anstiegszeit zunimmt. Die Anstiegszeit des Ladungssignals wird in
erster Ndherung durch den Abstand ds des Detektors nach Abbildung 2.11 festgelegt.
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Es gilt T, ~ d,. Fiir die spektrale Rauschleistungsdichte folgt fiir kurze Elektroden néhe-

rungsweise:

1
By ax ~ Caet ~ R (3.30)
2

Fiir die Varianz ergibt sich:

1

72
2 Uaus,dk

0 ~ (3.31)
Demnach zeigt auch die Varianz der Auftrittszeit im Rahmen der Zulédssigkeit der getroffenen
Annahmen keine Abhéngigkeit von der Auslegung des Detektors, da der Einfluss der mit
steigender Anstiegszeit sinkenden Rauschleistung durch den Nachteil der ldngeren Anstiegszeit

fiir die Ermittlung des Auftrittszeitpunkts ausgeglichen wird.

Wird der Einfluss der Partikelgeschwindigkeit auf die Varianz des Auftrittszeitpunkt betrach-

tet, dann folgt, dass T} ~ ﬁ Mit (3.29) ergibt sich:
9 1

o ~
T
‘/part

(3.32)

D.h. die Schéatzung des Auftrittszeitpunkt ist fiir schnellere Partikel préziser.

Es ist zu beachten, dass das Ergebnis nach (3.28) nur eine Schranke darstellt, die hohe
Signal-Rausch-Verhiltnisse voraussetzt [74], die im betrachteten System im Allgemeinen
nicht gegeben sind.

Einen alternativen Weg zur Berechnung einer unteren Schranke, der abhingig von der
Anstiegszeit bei niedrigen Signal-Rausch-Verhéltnissen hohere Werte fiir die mindestens zu
erwartende Varianz o, liefert, zeigt Terent’yev [71], der fiir die Methode der maximalen

Mutmafslichkeit o2 fiir einen idealen Rechteckimpuls berechnet.

Die untere Schranke ergibt sich in diesem Fall durch die endliche Anstiegszeit der vom
Detektor erzeugten Impulse, die in jedem Fall zu einer hoheren Varianz o2 fiihrt als jene,
die sich fiir einen idealen Rechteckimpuls gleicher Energie ergibt [71]. Fiir die Varianz des
Auftrittszeitpunkt folgt in diesem Fall [71]:

T2 B2 B2
02> 65 S =65 % (3.33)
WE,sig Uaus,dk

Es wird hier die Impulsdauer T¢, definiert. Diese beschreibt die Dauer eines rechteckférmigen
Impulses mit der gleichen Amplitude und Energie, die der reale Impuls aufweist. Daraus folgt,

dass fiir einen ndherungsweise rechteckférmigen Impuls unter Annahme weiflen Rauschens
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alleine die spektrale Rauschleistungsdichte und die Amplitude des Impulses fiir o2 relevant
sind. Die Dauer des Impulses hat keinen Einfluss auf die Varianz.

Wird erneut das vereinfachte Detektorsystem betrachtet, dessen Detektor in Bezug auf die
Lénge der Elektrode d; dimensioniert werden soll, dann folgt By, gk ~ Cqer ~ dy und fiir die

Schranke der Varianz nach Terent’yev gilt:
o2~ d (3.34)

D.h. wahrend fiir die einfache Erkennung des Partikels die Lénge der Elektrode keinen
Einfluss auf p und damit auf die Erkennbarkeit des Partikels zeigt, steigt die Varianz des
Auftrittszeitpunkts mit der Elektrodenlénge stark an. Es kann daher vereinfacht abgeschétzt
werden, dass die Lénge der Elektrode d;, in Bezug auf die Optimierung der Varianz des
Erkennungszeitpunkts, unter der Annahme weilen Rauschens, moglichst kurz sein sollte.
Vorausgesetzt wird dabei, dass sich dieses nicht negativ auf die Amplitude des Signals
auswirkt.

Es ist festzustellen, dass die untere Schranke nach Terent’yev entsprechend (3.33) quadratisch

By, ax

von =% abhingt, wihrend das Ergebnis nach Woodward (3.29) eine lineare Abhéngigkeit

aus,dk
zeigt. Daraus folgt, dass das Ergebnis nach Woodward die erreichbare Varianz des Fehlers

bei niedrigen Signal-Rausch-Verhéltnissen deutlich unterschétzt [75].

Dies ist in sofern problematisch, als dass das betrachtete System insbesondere auf das
Verhalten bei niedrigen Signal-Rausch-Verhéltnissen hin optimiert werden sollte, die in
der Praxis regelméfig auftreten [2]. Sollte in diesem Fall die Varianz o, eine quadratische
Abhiéngigkeit von B, g zeigen, wire das Ergebnis nach (3.31) fir niedrige Signal-Rausch-
Verhéltnisse nicht giiltig.

Es existieren verschiedene weitere Verfahren zur Berechnung engerer Schranken der Va-
rianz [72,74,76]. Der primére Nachteil dieser Verfahren ist der erhohte Aufwand fiir die
Berechnung dieser Schranken, der eine intuitive Auswertung verhindert. Im Rahmen der
Arbeit soll fiir die weiteren Berechnungen die verbesserte untere Schranke nach Ziv und Zakai
(ZZS) [76-78] betrachtet werden.

Die Berechnung dieser Schranke basiert auf der Auswertung der Fehlerwahrscheinlichkeit
eines bindren Ubertragungssystems [78]. Eine detaillierte Herleitung kann [76] entnommen
werden. Die folgende Kurzbeschreibung folgt nach [78]: Um die ZZS zu berechnen, wird ein
System betrachtet, das zwei unterschiedliche potentiell empfangene Signale unterscheiden

soll. Diese sind gegeben durch:

51(t) = Saus,ax(t — 7) (3.35)
59(t) = Saus,dx (t — (T + 2v)) (3.36)
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Wobei s,us dk (t) das Ausgangssignal des Whitening-Filters ohne Rauschanteile darstellt und 7
im Bereich 7 € [0, Thu.] liegt, sodass sq(t) und sy(t) vollstandig im Bereich ¢ € [0, Ty liegen.
D.h. die zwei Signale unterscheiden sich durch die zusétzliche Verzégerung um z, des Signals
so(t). Ein optimaler Empfanger, der entscheiden soll, welches der Signale empfangen wurde,
besteht aus einem Korrelationsfilter mit der Funktion ¢(t) = Sausdx(t—7) —Sausak (t — (T + 2v))
und einer Abtastschaltung, die den Ausgang des Korrelationsfilters zum Zeitpunkt ¢ = Ti,s

auswertet.

Die minimale Fehlerwahrscheinlichkeit in Abhéngigkeit von der zusétzlichen Verschiebung z,
betrégt in diesem Fall [78]:

Pmin<ZV> = (\/E:;i(l - 2/}(zv))> (337>

1 o 2
O(r)=—= [ e °/?do 3.38
= [ 3.9
1 00
77D<ZV) = W / Saus,dk(t) : Saus,dk(t - ZV) dt (339)
E;sig J —0
1 & A
= / Vesax(f) 277> df (3.40)
WE,sig —0 '

Hier stellt V,usax(f) die Fouriertransformierte von s,us ax(t) dar. In Bezug auf die Implemen-

-
erfc(z) entsprechend der Definition in Matlab ist. Dann folgt fiir die verbesserte untere

Schranke der Varianz nach Ziv und Zakai [76]:

tierung ist zu beachten, dass ®(z) = Lerfc ( ) mit der komplementéiren Fehlerfunktion

1

Tauftr

Tauttr
072— Z / Ry * (Tauftr - ZV)Pmin<zV) dzv (341)
0
Es ist zu beachten, dass auch in diesem Fall vorausgesetzt wird, dass der Verlauf des
Korrelationsfilters genau dem Verlauf des Signals entspricht. Dies ist nur dann der Fall, wenn
die Geschwindigkeit des zu erkennenden Partikels vorher bekannt ist. Zudem ist fiir die ZZS
ein Zeitraum zu spezifizieren, in dem der Partikel auftritt. In Abbildung 3.5 wird der Einfluss

des betrachteten Zeitraums auf die ZZS beispielhaft gezeigt.

Mit zunehmendem betrachteten Auftrittsbereich steigt die Varianz fiir niedrige Signal-
Rausch-Verhéltnisse an. Ursache ist, dass auch bei mittleren Signal-Rausch-Verhéltnissen
noch eine geringe, aber endliche Wahrscheinlichkeit besteht, dass der Impuls zu einem

grundsétzlich falschen Zeitpunkt detektiert wird. Einerseits steigt diese Wahrscheinlichkeit
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mit dem betrachteten Zeitraum, anderseits steigt mit dem betrachteten Zeitraum auch die
Auswirkung einer solchen Fehldetektion auf die Varianz.

Fir p — 0 kann ab einem bestimmten Punkt keine Aussage mehr iiber den korrekten

2

Auftrittszeitpunkt des Partikels gemacht werden. In diesem Fall ergibt sich die Varianz o~

alleine aus dem Intervall T, .., d.h. die Varianz ist dadurch begrenzt, dass definiert wurde,

dass 7 € [0,Thus:)- Dann folgt lim, o o2 T%#Q“ [78].

=
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Abbildung 3.5: Schranken der Varianz fiir einen trapezformigen Impuls mit Anstiegszeit
T: = 0,1 ms und Dauer des flachen Bereichs Tq, = 1ms fiir unterschiedliche
Auftrittszeitraume T fr

Im Folgenden wird davon ausgegangen, dass der Auftrittszeitpunkt des Impulses durch
die Detektion des Partikels bereits grob begrenzt ist. Es wird deshalb angenommen, dass
Touttr = 20 ms. In Abbildung 3.6 erfolgt fiir diesen Fall ein Vergleich verschiedener Schranken
ng—df fiir einen trapezférmigen Impuls mit der angegebenen
Anstiegszeit T, und einer Dauer des konstanten Bereichs T, = 1 ms.

fiir o2 in Abhiingigkeit von

Zuerst wird der Bereich p < 30 betrachtet. Dort zeigen alle Anstiegszeiten einen dhnlichen
Verlauf der ZZS, wobei die Varianz mit sinkendem Signal-Rausch-Verhéltnis stark ansteigt.
Daraus folgt, dass in diesem Bereich die Wahrscheinlichkeit ansteigt, dass der Verzégerung
ein beliebiger Wert im gegebenen Intervall zugeordnet wird. Da hier die Varianz o, zu grof3
wird, ist dieser Bereich beim Betrieb des Systems nicht relevant. Aus dieser Bedingung folgt
auch ein Nachteil der Schranken nach Cramer-Rao und Terent’yev, die diesen Anstieg der
Varianz nicht abbilden.

Im Bereich p > 30 nahert sich die ZZS der Cramer-Rao-Schranke an. Entsprechend (3.29)

steigt mit 7, die Varianz o2 an. Es ist zu beobachten, dass fiir 7, = 0,01 ms die Varianz ¢ mit
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Abbildung 3.6: Vergleich verschiedener Schranken fiir o2 in Abhingigkeit von %.

sinkendem p deutlich stérker ansteigt, als dies fiir 7, = 0,4ms und 7, = 0,1 ms der Fall ist.
Daraus folgt, dass bei alleiniger Betrachtung der Cramer-Rao-Schranke der positive Einfluss
einer kiirzeren Anstiegszeit im entscheidenden Grenzbereich p =~ 30 deutlich iiberschétzt

wird.

Interessant ist, dass die Schranke nach Terent’yev im Bereich p > 30 iiber der ZZS liegt.
Nach Zehavi [74] wird in [79] von Ibragimov und Khas'minskii gezeigt, dass das Verfahren
der maximalen Mutmaflichkeit, das Terent’yev zugrunde legt, nicht asymptotisch optimal

fiir die Erkennung des Auftrittszeitpunkts diskontinuierlicher Signale ist [74].

Die ZZS basiert auf der Fehlerwahrscheinlichkeit eines optimalen Empfingers und nicht auf
dem Verfahren der maximalen Mutmaglichkeit. Zudem zeigen Ibragimov und Khas'minskii [79],
dass die ZZS nicht eng anliegend ist [74]. Im Zusammenhang mit dem hier vorliegenden Pro-
blem ist primér die Abbildung der richtigen Abhéngigkeit der Schranke von der Impulsform

relevant, weshalb die ZZS als am besten geeignet erscheint.

Ein letzter Aspekt, der im Zusammenhang mit der Parameterschéitzung zu beriicksichtigen ist,
ergibt sich aus der Anforderung, dass in realistischen Systemen mehrere Parameter gleichzeitig
zu schétzen sind. Die bisherig getéitigten Aussagen beziehen sich auf ein idealisiertes System,

bei dem die Geschwindigkeit des erwarteten Partikels zuvor genau bekannt ist.
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In realistischen Systemen ist weder die Geschwindigkeit noch der Auftrittszeitpunkt des
Partikels vorher bekannt. Daraus folgt, dass zur Filterung des Signals nicht der optimale
Korrelationsfilter verwendet werden kann, da die Dauer des Impulses zuvor nicht bekannt ist.

Auch die Amplitude des Impulses ist zuvor nicht bekannt.

Eine Moglichkeit, dieses Problem zu behandeln, stellt die Annahme eines idealen Schétzers
fiir die iibrigen unbekannten Parameter dar [78]. Das heifit, es wird bei der Berechnung der
Schranke der Varianz angenommen, dass die weiteren Parameter zuvor perfekt, mit ihrem
korrekten Wert, geschéitzt werden. Da jedes reale System die weiteren Parameter schlechter
schétzen wird als das hypothetische ideale System, behélt die so ermittelte untere Schranke
der Varianz des Auftrittszeitpunkts ihre Giiltigkeit, liegt aber weiter von der real erreichbaren

Varianz entfernt [78].

Um die Auswirkungen dieser Annahme zu evaluieren, kann die ZZS mit einem nummerisch
geschétzten Wert der Varianz der mehrdimensionalen Parameterschétzung verglichen werden.
Da das Verfahren der maximalen Mutmaflichkeit bei unbekannter Impulsldnge nicht durch
eine begrenzte Anzahl an Korrelationsfiltern abgebildet werden kann, erfolgt die nummerische
Berechnung der geschétzten Varianz direkt iiber die Auswertung der Mutmaflichkeit. Das

Signal am Ausgang des Verstérkers ist gegeben durch [66]:
Uausamp(t) = s(t = 7,Tp) +n(t) 0 <t < Top (3.42)

Mit dem idealen Verlauf s(t — 7,7p) eines Signals mit der Verzogerung 7 und der Dauer Tp

und dem Rauschanteil n(t), wobei s(t — 7) vollstindig in 0 <t < Ti,, liegt.

Da keine Informationen a priori iiber die Wahrscheinlichkeitsverteilung des erwarteten Auf-
trittszeitpunkts oder der Impulsdauer zur Verfiigung stehen, kann der folgende Algorithmus
verwendet werden, um die Parameter zu schitzen [66,70,80]: Es werden die Parameter als

Schitzwert 7, Tp akzeptiert, fiir die gilt:

~ TObS Tobs
[f', Tp] = arg max (2/ Ugus,amp () s(t — 7, Tp) dt — / 2 (t —, Tp) dt) (3.43)
0 0

7,Tp

Fiir die Schétzung der sich ergebenden Varianz des Auftrittszeitpunkts wird (3.43) fur
Ni; = 100 Rauschausprégungen im Zeitbereich fiir 7 und Tp ausgewertet. Aus den ermittelten

Schitzwerten 7, T p; wird die geschétzte Varianz berechnet nach [62]:

= 1 ~ o - —\2
e Nig ZT(n) or = Ni; — 1 Z (T(n) B T) (3.44)

n=1
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In Abbildung 3.7 wird die ZZS fiir Trapezimpulse mit unterschiedlichen Anstiegszeiten mit
den geschétzten Werten der Varianz des Auftrittszeitpunkts im Zeitbereich (ZB) verglichen.
Fiir die Berechnung der ZZS wird vorausgesetzt, dass die Impulsdauer Tp = 2 - T} 4+ Tg,
mit Ty, = 1 ms bekannt ist. Fiir die geschitzte Varianz wird angenommen, dass sowohl der

Auftrittszeitpunkt, als auch die Impulsdauer zu schéitzen sind.

Um die Rechenzeit zu begrenzen, wird der Zeitraum T, fiir die geschétzte Varianz stark
begrenzt, sodass ein Vergleich nur in dem Bereich von p moglich ist, in dem T,,¢, keinen
Einfluss auf die ZZS hat. Aufgrund der begrenzten Anzahl an Rauschausprigungen und der
Bandbegrenzung des Impulses durch die Abtastung wird die Genauigkeit der geschatzten
Varianz entsprechend (3.43) eingeschrankt.

Fiir T, = 0,4 ms zeigt sich, dass die ZZS sehr nah an der geschétzten Varianz liegt. Fiir den
Fall T, = 0,01 ms zeigt sich eine gréflere Abweichung. Es sind diesbeziiglich zwei Punkte
zu beachten: Zunéchst ist die ZZS fiir p — oo nicht eng anliegend [74]. Durch die kurze
Anstiegszeit weist der Impuls zudem eine grofle Bandbreite auf, die insbesondere auf kleine

Varianzen Einfluss hat.

Im entscheidenden Bereich 30 < p < 100 zeigt sich eine ausreichende Ubereinstimmung
zwischen der geschétzten Varianz und der ZZS, sodass die Verwendung der ZZS, unter der
Annahme einer perfekten Schétzung der weiteren Parameter, fiir die Optimierung des Systems

als geeignet erscheint.
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Abbildung 3.7: Vergleich zwischen der ZZS und der mithilfe von Berechnungen im Zeitbe-
reich (ZB) geschiitzten Varianz des Auftrittszeitpunkts.
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Es ist zu berticksichtigen, dass die direkte Berechnung des Logarithmus der Mutmaflichkeit
nach (3.43) nicht echtzeitfiahig ist. Typische reale Systeme verwenden deshalb eine begrenzte
Anzahl an Filtern fiir diskrete Impulsldangen [2,67,70]. D.h. in (3.43) wird der kontinuierliche
Parameter Tp durch eine diskrete Menge Tp € {77, ..., In} ersetzt. Daraus folgt, dass die
Detektion des Maximums der Ausginge der Filter zwar weiterhin zur Identifikation des
korrekten Filters genutzt werden kann, die Schéitzung des Auftrittszeitpunkts anhand des
maximalen Ausgangswerts ist im allgemeinen aber nicht mehr méglich.

Dies kann intuitiv durch die Betrachtung der Faltung zweier unterschiedlich langer Recht-
eckimpulse abstrahiert werden: Die Faltung ergibt einen Trapezimpuls im Zeitbereich. Es
tritt im mittleren Segment des Trapezes ein Bereich auf, der einen konstanten Wert aufweist
und damit fiir die Festlegung des Auftrittszeitpunkts nicht geeignet ist.

Es ist daher ein anderer nichtlinearer Schétzalgorithmus zu verwenden, der im Rahmen der
Arbeit nicht ndher betrachtet wird. Ein mogliches Verfahren besteht in der Verwendung
modifizierter Korrelationsfilter [67], die dann aber keine optimalen Filter mehr darstellen.
Der Abstand der Varianzen der geschitzten Parameter von der ZZS folgt unter diesen
Bedingungen durch eine Abwéigung in Bezug auf die einzusetzende Rechenleistung.
Zusammengefasst kann in Bezug auf das Filter- und Detektionssystem Folgendes festgehalten

werden:

e Voraussetzung fiir die Anwendung des Korrelationsfilters ist die vorherige Anwendung

eines Whitening-Filters.

e Fiir die Detektion des Impulses ist das Verhéltnis zwischen dem maximalen Ausgangs-
werts und der effektiven Rauschspannung hinter dem Korrelationsfilters nach (3.27)

entscheidend.

e Fiir die Charakterisierung der Varianz des Auftrittszeitpunkts, die mit einem opti-
malen Schétzsystem erreicht wird, kann die verbesserte Schranke der Varianz nach
Ziv und Zakai [76] verwendet werden, die nicht unter allen Bedingungen ein Infimum

darstellt [74].

3.2 Optimierung des Systems

Das im Abschnitt 3.1 entwickelte Modell ermoglicht es, eine realitdtsnahe Konfiguration aus
Detektor, Verstiarker und idealem Filtersystem in Bezug auf entscheidende Bewertungskri-
terien zu vergleichen. Neben den Metriken der Erkennbarkeit der Partikel und der Varianz
des Auftrittszeitpunkts stellen der Bauraum des Detektors und der Energieverbrauch des

Verstéarkers weitere Kriterien dar, die zu beriicksichtigen sind.
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Primaéres Ziel des Vergleiches ist es, ein Verstdndnis dafiir zu entwickeln, wie der Eingangstran-
sistor des Ladungsverstarkers auszulegen ist und welche Dimensionierung des Detektors

optimal ist. Die beschrinkte Optimierung des Systems erfolgt in zwei Schritten:

e Festlegung der Wertebereiche der zu optimierenden Parameter und Parametrierung des
Detektors, wobei eine Abmessung oder ein Verhéltnis der Abmessungen des Detektors
als variabel definiert wird. Zusétzlich wird ein Vektor mit betrachteten Partikelge-
schwindigkeiten festgelegt und das Optimierungsziel bestimmt. Stellt die Minimierung
der Varianz des Auftrittszeitpunkts das Optimierungsziel dar, wird zusétzlich eine

Partikelladung festgelegt, die gewahrleistet, dass p = 100.

e Optimierung des Eingangstransistors: Fiir die verschiedenen zuvor festgelegten Detek-
torkonfigurationen wird jeweils die optimale Dimensionierung des Eingangstransistors

des Ladungsverstéirkers nummerisch ermittelt.

Die Optimierung erfolgt fiir zwei getrennte Geschwindigkeitsbereiche. Der untere Geschwin-
digkeitsbereich betrachtet Partikel mit Geschwindigkeiten ab ca. 15 bis 20 kTm Fiir die
Optimierung werden Partikelgeschwindigkeiten von 50 % bis 20 kTm beriicksichtigt. In die-
sem Bereich zeigen Voruntersuchungen, dass unter den verfiigharen Halbleitertechnologien
der PMOS-Transistor einer 350-nm-Technologie typischerweise das beste Rauschverhalten
zeigt [81]. Fiir den oberen Geschwindigkeitsbereich bis 300 2 wird eine 130-nm-Technologie

eingesetzt.

3.2.1 Optimierung fiir den unteren Geschwindigkeitsbereich

Fiir die Optimierung im unteren Geschwindigkeitsbereich werden die Parameter nach Tabel-
le 3.1 angenommen. Eine Skizze der Schnittdarstellung des zylindersymmetrischen Detektors

kann Abbildung 3.8 entnommen werden.
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Abbildung 3.8: Schnittdarstellung entsprechend Abbildung 3.1b des modellierten zylinder-
symmetrischen Detektors.



58 3 Modellierung und Optimierung des Detektorsystems

Als Eintrittsoffnung in den Detektor wird ein 10 mm langes Rohr mit einem Radius der
Eintrittsoffnung von 1 mm modelliert. Dieses soll ndherungsweise das Verhalten eines Ab-
schirmgitters am Eingang und Ausgang des Detektors nachbilden. Es wird fiir dieses Rohr
eine Lange von 10 mm verwendet, um sicherzustellen, dass der berechnete Ladungsimpuls
Tnorm det beim ersten und letzten Abtastzeitpunkt den Wert null aufweist. Das Verhalten des

Eingangstransistors wird mithilfe des HiSim2-Modells [82] nachgebildet.

Tabelle 3.1: Parameter des betrachteten Optimierungsproblems.

Eigenschaft Symbol Wert
Innerer Radius der inneren Elektrode 1 5mm
Innerer Radius der d&ufleren Abschirmung Ty 20 mm
Wandstéarke der Elektrode dw 1mm
Radius der Eintrittsoffnung des Detektors T'Gitter 1mm
Lange der Eintrittsoffnung dGitter 10 mm
Léange des Partikels dpart 100 pm
Radius des Partikels Tpart 50 pm
Temperatur T 300 K
Dielektrischer Verlustfaktor tan o 10-6
Riickkoppelkapazitét Ct 100 fF
Parasitiare Kapazitéit Chara 500 fF
Riickkoppelwiderstand Ry 15T
Minimal betrachtete Kanallinge des MOSFETs L 380 nm
Drain-Source-Spannung des Eingangstransistors Upg 800 mV

Als Ausgangsbasis wird ein Detektor mit einer festen &ueren Lénge lges = di +2-dy = 100 mm
betrachtet. Es werden unterschiedliche Langen d; der zentrierten inneren Elektrode untersucht.
In Abbildung 3.9 wird die Varianz entsprechend der ZZS und die optimierte effektive dquiva-
lente Rauschladung fiir verschiedene innere Elektrodenléngen fiir die Partikelgeschwindigkeit
Voart = 9 1% und die Partikelladung Qpary = 250 €™ gezeigt.

Die effektive dquivalente Rauschladung bezieht sich auf das maximale Signal-Rausch-Verhéltnis
des Impulses hinter dem Korrelationsfilter unter Annahme einer normierten Partikelladung.
D.h. es besteht der Zusammenhang:

2

part
ENC%;
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Abbildung 3.9: Varianz des Auftrittszeitpunkts und effektive dquivalente Rauschladung fiir
ein System, das beziiglich der Rauschladung optimiert ist.

Im Vergleich zur klassischen Definition der ENC beriicksichtigt die effektive ENC zusétzlich
das Verhéltnis zwischen der Partikelladung und der maximal im Detektor influenzierten
Ladung. Wird beispielsweise maximal die Hélfte der Partikelladung im Detektor influenziert,

hat dies einen negativen Einfluss auf die effektive ENC.

In Abbildung 3.9 wird fiir jede Elektrodenlédnge die optimale Verstérker- und Filterkonfigura-
tion so bestimmt, dass sich ein minimaler Wert fiir ENCeg einstellt. Es zeigt sich, dass fiir
kurze und lange Elektrodenléngen der Wert von ENC.g ansteigt. Der Grund ist, dass bei
sehr langen Elektrodenléangen der Abstand zwischen der Elektrode und der Abschirmung
sehr gering ist, sodass die Detektorkapazitit, dargestellt in Abbildung 3.10 (a), und daraus
folgend das Rauschen des Verstérkers stark ansteigen, ohne dass die Signalenergie signifikant

zunimmt.

Bei sehr geringen Elektrodenldngen stellt die Elektrode einen Ring dar, in dem zu keinem
Zeitpunkt die vollstéandige Partikelladung influenziert wird. Dies fiithrt bei dhnlicher Detek-
torkapazitédt und konstanter parasitdrer Kapazitit zu einer Reduzierung der Signalenergie.

In Bezug auf die Varianz o2 ist das Gegenteil zu beobachten. Mit zunehmender Elektro-

denlénge sinkt diese. Aus (3.28) folgt, dass eine hohe Flankensteilheit entscheidend ist fiir
einen niedrigen Wert von ¢2. Durch den kurzen Abstand zwischen der Elektrode und der
Abschirmung bei groflen Elektrodenlidngen steigt in diesem Fall die Flankensteilheit an,
sodass sich trotz des Anstieg des Rauschens ein positiver Effekt ergibt. Auch fiir sehr kurze

Elektroden tritt im Moment des Durchflugs ein Signal mit relativ steilen Flanken auf, wobei
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aufgrund der geringeren Kapazitit gleichzeitig weniger Rauschen auftritt, sodass insgesamt

die Varianz des Auftrittszeitpunkts abnimmt.

Um die Rechenzeit zu reduzieren, wird fiir die Optimierung die Riemann-Summe der Fou-
riertransformation des Ladungsimpuls mit ¥, = 32 Stiitzstellen berechnet. Daraus folgt fiir

die Nyquist-Frequenz fy = %% = 784 kHz.
itter Tlges

In Abbildung 3.10 (b) wird der Einfluss der begrenzten Abtastrate auf die ZZS von o2
untersucht. Eine Verdoppelung der Abtastrate fithrt fiir grofle Elektrodenléingen zu einer
Reduzierung der Varianz. Auf die effektive ENC hat eine Verdoppelung von W, keinen
signifikanten Einfluss. Der Vergleich von ¥,, = 64 und ¥,;, = 128 zeigt nur eine sehr geringe
weitere Verbesserung. Da fiir die Optimierung der Bereich d; < 60 mm entscheidend ist,

erscheint W,;, = 32 als ausreichend.

In Abbildung 3.10(a) ist die Kapazitidt des Eingangstransistors und des Detektors als
Funktion der Elektrodenldnge dargestellt. Im vorliegenden Fall, wie auch in allen anderen
im Zusammenhang mit dem unteren Geschwindigkeitsbereich und der 350-nm-Technologie
untersuchten Fallen, zeigt die klassische Anpassungsbedingung Cga = Clet ges + Cr mit
Caa = Cgs + Cgp und Cqet ges = Cdet + Cpara €in néherungsweise optimales Verhalten, wenn

die Leistungsaufnahme nicht beschréankt wird.
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Abbildung 3.10: Eigenschaften des Systems nach Abbildung 3.9 in Abhéngigkeit von der
Elektrodenléange d;.
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Der Abbildung 3.11 ist die optimale Transistorweite und Stromdichte zu entnehmen. Fiir
die Geschwindigkeit Vpae = 5 kTm ist hier stets die minimal betrachtete Gateldnge L =
380 nm optimal. Es ist davon auszugehen, dass die Beriicksichtigung der minimal méglichen
Gatelange des Prozess L,,;, = 350 nm in der Simulation nochmals zu einem marginal besseren
Rauschverhalten fithren wiirde. Aufgrund von Abweichungen zwischen dem modellierten und
gemessenen Rauschverhalten bei minimaler Gatelédnge und der daraus folgenden mangelhaften
Aussagekraft der Ergebnisse bei dieser Dimensionierung, erfolgt keine Betrachtung dieser

potentiellen Auslegung.

In Bezug auf den Drainstrom zeigt sich, dass die Stromdichte mit zunehmender Elektroden-
linge abnimmt. Aufgrund der mit der Elektrodenlédnge stirker steigenden Transistorweite

weist das System mit der kiirzesten Elektrodenlédnge die geringste Leistungsaufnahme auf.

6 T T T T 2 T T T T
1.8 -
=
4 [ - je=
g = 16| .
- £
; - +
2t G
1.2 -
O | | | | 1 | | | |
0 20 40 60 80 100 0 20 40 60 80 100
d; in mm dy; in mm

Abbildung 3.11: Optimale Transistorweite W und optimale Drainstromdichte I'n/W des
Eingangstransistors fiir das System nach Abbildung 3.9.

Fiir die vorgegebenen Rahmenbedingungen und /g = 100mm, Vi = 5 kTm wére bei zu
minimierender Leistungsaufnahme und gleichzeitig zu optimierender £ N Ceg eine Elektro-
denldnge von ca. 20mm zu wéhlen. Die optimale Gateweite betrdgt dann W, = 1,58 mm.
In Abbildung 3.12 ist die effektive ENC als Funktion der Stromdichte des Eingangstransis-
tors und der Partikelgeschwindigkeit dargestellt. Fiir die Darstellung werden die optimalen
Transistordimensionen fiir V.t = 5000 & und d; = 20mm verwendet. Mit zunehmender
Stromdichte sinkt die effektive ENC bei hohen Geschwindigkeiten, gleichzeitig steigt der
effektive ENC-Wert bei niedrigen Geschwindigkeiten an.



62 3 Modellierung und Optimierung des Detektorsystems

30 T TTT I I I I T TTT I T TTT
25 |— In/W =0,5A/m 1
'm ID/WzlA/m
2 20| |—Ip/W=2A/m :
5 —Ip/W =4A/m
S
2
&3
10 -
5 | | | | | | | |
50 100 1k 100k 20k

Voart i m/s

Abbildung 3.12: Effektive ENC in Abhéngigkeit von der Partikelgeschwindigkeit fiir d; =
20mm und lges = 100 mm.

Fiir Stromdichten I, /W > 1A /m ergeben sich nur bei hohen Geschwindigkeiten minimale
Verbesserungen. Auch fiir die in Abbildung 3.13 gezeigte Schranke der Varianz des Auf-
trittszeitpunkts zeigt sich fiir Ip/W > 1A/m nur noch eine geringe Anderung, sodass im

vorliegenden Fall ein System mit In/W ~ 1 A/m einen guten Kompromiss darstellt.
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Abbildung 3.13: Varianz des Partikelauftrittszeitpunkts in Abhéingigkeit von der Partikel-
geschwindigkeit fiir d; = 20mm und /g = 100 mm.

Eine weitere Moglichkeit zur Optimierung des Systems ergibt sich durch die Anderung der

Detektorldnge lyes. Die Berechnungen mit dem Modell zeigen, dass eine Reduzierung der
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Detektorlange zu einem Anstieg der effektiven ENC fithrt. Gleichzeitig sinkt die Varianz
o2, bevor diese fiir sehr kurze Detektoren lges < 12mm wieder ansteigt. Ein kiirzerer
Detektor besitzt verschiedene Vorteile: Einerseits wird der benotigte Bauraum reduziert,
die Wahrscheinlichkeit der Uberlagerung von Partikeln sinkt und die Signalanteile werden
zu hoheren Frequenzen verschoben, sodass niederfrequente Stérungen und Rauschquellen
weniger Einfluss auf das System haben.

Nachteilig ist, dass der geringe Abstand zwischen Abschirmung und Elektrode den Einfluss
mechanischer Schwingungen zwischen diesen beiden Elementen auf das Signal des Systems
verstarkt.

Betrachtet wird im Folgenden ein Detektor mit lgeq = 12,5 mm. Beispielhaft werden in Abbil-
dung 3.14 die Ladungsverldufe des kurzen Detektors mit unterschiedlichen Elektrodenldngen
mit dem Ladungsverlauf des langen Detektors verglichen.

Es zeigt sich, dass die geringeren Detektorabmessungen dazu fithren, dass es keinen Punkt
mehr gibt, in dem die gesamte Ladung des Partikels als Ladung der Elektrode auftritt. Dies
stellt einen der Griinde fiir den Anstieg der effektiven ENC fiir kurze Detektoren dar.
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Abbildung 3.14: Verlauf des Ladungsimpulses im Detektor.

In Abbildung 3.15 sind die Ergebnisse der Optimierung fiir eine Partikelgeschwindigkeit
von Vipare = 5 1% angegeben. Das System wird dabei entweder in Bezug auf eine minimale
effektive ENC optimiert (ENC opt.), oder in Bezug auf die Minimierung der Varianz o2 (o2
opt.).

Es zeigt sich in beiden Féllen ein sehr dhnliches Ergebnis. Zusétzlich sind durch Kreuze
einzelne Werte fiir W,;, = 128 und eine optimale effektive ENC dargestellt. Es ergibt sich

keine relevante Abweichung von dem Standartfall ¥,, = 32.
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Fiir den kurzen Detektor tritt der Punkt der minimalen effektiven ENC und der Punkt der
minimalen Varianz o2 bei der gleichen Elektrodenlénge dj op &~ 6 mm auf. Im Vergleich zu
den Ergebnissen des langen Detektors nach Abbildung 3.9 steigt die effektive ENC um ca.
70 % an. Im Gegenzug fillt o2 auf ca. 40 % des minimalen Werts des langen Detektors.

Daraus folgt, dass die Entscheidung iiber die Dimensionierung des Detektors in diesem Fall
eine Abwégungsentscheidung ist, wobei die Relevanz der einzelnen Detektoreigenschaften

das Abwédgungsergebnis bestimmt.
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Abbildung 3.15: Varianz o2 und effektive ENC des Systems mit Detektorlinge lges =
12,5 mm fiir Vpare = 5 kTm Der Eingangstransistor wird entweder fiir eine
optimale effektive ENC oder fiir eine optimale Varianz ausgelegt.

In Abbildung 3.16 wird die Kapazitit in Abhéngigkeit von der Elektrodenlénge dargestellt. Im
Vergleich zu dem System mit d; = 100 mm ist die Kapazitdt bei optimaler Elektrodenlénge
mit Coet,opt ~ 2pF in beiden Fallen sehr dhnlich.

In Tabelle 3.2 wird die optimale Stromdichte und Gateldnge des Eingangstransistors fiir
unterschiedliche Partikelgeschwindigkeiten gezeigt.

Auch im Fall des kurzen Detektors ist fiir schnelle Partikel die minimale Gateléinge optimal,
wobei der minimal zulédssige Wert auf 380 nm begrenzt ist.

Nur bei sehr niedrigen Geschwindigkeiten ist eine groflere Gateldnge optimal, da hier primér
das 1/f-Rauschen entscheidend fiir das Systemverhalten ist. Die Auswirkung der hoheren
Gateldnge zeigt sich in Abbildung 3.16 durch eine geringere Gateweite fiir den Fall Va0 =
50 =

Der Hauptunterschied zwischen den unterschiedlichen Optimierungsfillen besteht in der
optimalen Stromdichte. Geméfl den Ausfithrungen in Abschnitt 2.2.2.2 steigt die Rauschleis-
tungsdichte des 1/f-Rauschens mit der Stromdichte an.
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Abbildung 3.16: Kapazitdt und optimale Gateweite des Systems, optimiert fiir unterschied-
liche Partikelgeschwindigkeiten.

Tabelle 3.2: Optimale Systemparameter in Abhéngigkeit von der Partikelgeschwindigkeit
fiir dq = 5mm.

Eigenschaft Voart = 902 Viarg = 5 1% Vpart = 20 kTm
Stromdichte Ip/W 0,25 A/m 3,3A/m 6,9A/m
Gateldnge L 590 nm 380 nm 380 nm

Bei abnehmender Partikelgeschwindigkeit werden die Signalanteile zu niedrigeren Frequenzen
hin verschoben. In der Konsequenz steigt der Einfluss des 1/f-Rauschens im Verhéltnis zum
Einfluss des thermischen Rauschens an, sodass eine niedrigere Stromdichte und das daraus
folgende hohere thermische Rauschen vorteilhaft sind.

Da sich fiir die optimale Stromdichte ein nahezu konstanter Wert {iber der Elektrodenlénge
ergibt, ist nach Abbildung 3.16 erneut die Wahl einer kurzen Elektrodenldnge zur Minimierung
der Leistungsaufnahme des Systems zu bevorzugen.

In Abbildung 3.17 und Abbildung 3.18 wird die dquivalente ENC und ZZS der Varianz des
Auftrittszeitpunkts in Abhéngigkeit von der Partikelgeschwindigkeit gezeigt. Als Grundlage
wird ein System mit einer Elektrodenldnge von d; = 5 mm angenommen.

Die Weite und Lange des Transistors entsprechen in den Fiéllen, die durch eine Stromdichte
charakterisiert werden, den optimalen Abmessungen fiir den Fall der ENC-Optimierung
fir Viare = 5000 %, d.h. es gilt W = 1,3mm und L = 380nm. Zusétzlich ist der Fall der
Optimierung der Dimensionierung und des Arbeitspunkts des Transistors fiir Vi, = 50 =
eingezeichnet und als Referenz das Verhalten des Detektors mit lyes = 100mm und d; =

20 mm.
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Es ist den Grafiken zu entnehmen, dass der Einfluss der Stromdichte auf den effektiven Wert
der ENC und den Wert von o2 bei niedrigen Partikelgeschwindigkeiten gering ist. Selbst eine
grofere Gateldnge, gegeben durch den Fall Vi,.x = 50 7, verbessert die effektive ENC nur
minimal.

Bei hoheren Partikelgeschwindigkeiten zeigt sich ein groflerer Unterschied. Spezifisch fiihrt
eine niedrige Stromdichte in diesem Bereich zu einer stark erhchten ENC, was bei der Be-
trachtung von o2 zu einem starken Anstieg fiihrt. Da keine genauen Gewichtungsfaktoren der
Partikelgeschwindigkeiten fiir die Optimierung vorliegen, kann keine ,optimale* Stromdichte
definiert werden. Wird angenommen, dass Partikel jeder Geschwindigkeit gleich gut zu
detektieren sein sollen, so ist eine hohe Stromdichte zu wéhlen.

Gleichzeitig ist die Leistungsaufnahme des Systems zu beriicksichtigen. Da bereits die
Verdoppelung der Stromdichte von I'n/W = 2A /m auf I /W = 4A/m nur zu einer maximalen
Verbesserung der effektiven ENC von ca. 10 % fiihrt, scheint die Wahl einer Stromdichte im
Bereich von Ip/W = 1A /m bis Ip/W = 2A/m einen akzeptablen Kompromiss darzustellen.
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Abbildung 3.17: Effektive ENC in Abhéngigkeit von der Partikelgeschwindigkeit fiir
dy = 5mm, lges = 12,5mm und fiir unterschiedliche Arbeitspunkte des
Transistors. Als Vergleichsfall ist ein Verlauf nach Abbildung 3.13 angege-
ben.

Im Vergleich zu dem Referenzfall des langen Detektors mit lyes = 100 mm zeigt der kurze
Detektor bei dhnlicher Leistungsaufnahme eine grofiere ENC, wiahrend die Varianz des kurzen
Detektors o2 teilweise nur ca. 20% des Werts des langen Detektors betriigt. Dies verdeutlicht,
dass eines der beiden Hauptcharakteristika des Systems auf Kosten des jeweils anderen

deutlich verbessert werden kann.
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Abbildung 3.18: Varianz des Auftrittszeitpunkts in Abhéngigkeit von der Partikelgeschwin-
digkeit fiir d; = 5mm, lges = 12,5mm und fiir unterschiedliche Arbeits-
punkte des Transistors. Als Vergleichsfall ist ein Verlauf nach Abbil-
dung 3.13 angegeben.

In Abbildung 3.19 wird die Verteilung der Leistung iiber der Frequenz fiir die minimale und
maximale Partikelgeschwindigkeit fiir den kurzen und langen Detektor und Ip/W = 1A/m
hinter dem Whitening-Filter im Frequenzbereich gezeigt. Es ist zu beobachten, dass bei sehr
niedrigen Frequenzen aufgrund des 1/f-Rauschens nur wenig Signalleistung auftritt.

Fiir schnelle Partikel verteilt sich die Leistung iiber einen grofleren absoluten Frequenzbereich,
sodass die maximal auftretende spektrale Leistungsdichte deutlich geringer ist. Fiir den Fall
des langen Detektors betrdgt die untere 3-dB-Grenzfrequenz ca. 170 Hz, die obere 3-dB-
Grenzfrequenz betrigt 260 kHz. Fiir den kurzen Detektor ergeben sich dquivalent 620 Hz und
1,1 MHz.

Es ist zu beachten, dass insbesondere fiir die Schéitzung des Auftrittszeitpunkts auch Si-
gnalanteile bei hoheren Frequenzen relevant sind. Dies kann insofern beriicksichtigt werden,
als dass die Verstidrkung eines realen Verstéirkers zundchst nur mit 20 dB/Dekade abfillt.
Dieser Abfall ist geringer als der in Abbildung 3.19 beobachteten Abfall. D.h. der notwendige
Abfall der Ubertragungsfunktion des Korrelationsfilters kann teilweise durch den Abfall der
Ubertragungsfunktion des Verstiirkers realisiert werden.

Wichtig ist, dass die eingangsbezogene Rauschleistung des Systems in diesem Frequenzbereich

konstant bleibt. Dies ist dann nicht der Fall, wenn aufgrund einer zu kleinen Verstéirkung der
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Abbildung 3.19: Verteilung der Signalleistung iiber der Frequenz fiir verschiedene Partikel-
geschwindigkeiten hinter dem Whitening-Filter fir Ip/W = 1A /m.

Eingangsstufe Rauschquellen der Folgestufen das Rauschverhalten dominieren. In diesem Fall
ist fiir den Verstarker der Eingangsstufe eine Bandbreite zu wéhlen, die iiber der klassischen

3-dB-Grenzfrequenz des Signals hinter dem Whitening-Filter liegt.

Zuletzt soll der Einfluss der dielektrischen Verluste des Detektors auf das System betrachtet
werden. In Abbildung 3.20 wird die effektive Rauschladung iiber der Geschwindigkeit fiir
In/W =1A/m dargestellt. Es wird sowohl der lange, als auch der kurze Detektor betrachtet.

Betrigt der Verlustfaktor tand = 107%, dann wird das niederfrequente Rauschen durch das
1/f-Rauschen des Transistors dominiert. Eine Anhebung der Verluste auf tan§ = 10~ fiihrt
nach Abbildung 3.21 bereits zu einer Verdoppelung der ENC-PSD im 1/f-Bereich. Fiir die
effektive ENC nach Abbildung 3.20 folgt ein Anstieg um ca. 35 % fiir langsame Partikel. Dies

trifft sowohl auf den langen, als auch auf den kurzen Detektor zu.

Der Grund fiir das dhnliche Verhalten ist, dass fiir beide Detektoren der Frequenzbereich
langsamer Partikel fiir I/ = 1 A/m vollstandig im Bereich des 1/f-Rauschens liegt, wie
dem Vergleich von Abbildung 3.21 und Abbildung 3.19 zu entnehmen ist.

Wird ein dielektrischer Verlustfaktor von tand = 10~ angenommen, dominiert das dielektri-
sche Rauschen fir In/W = 1A/m den gesamten Frequenzbereich des langen Detektors. Es
resultiert nach Abbildung 3.20 ein starker Anstieg der effektiven ENC iiber dem gesamten
Geschwindigkeitsbereich.
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Abbildung 3.20: Effektive ENC in Abhéngigkeit von der Partikelgeschwindigkeit fiir unter-
schiedliche dielektrische Verlustfaktoren und In/W =1 A/m. Der Verlust-
faktor bezieht sich auf die Kapazitit des Detektors und die angenommene
parasitire Kapazitat.

Weist ein System hohe dielektrische Verluste auf, hat dies Einfluss auf die Optimierung
des Transistors. In diesem Fall kann das thermische Rauschen des Transistors reduziert
werden, indem das 1/f-Rauschen erhoht wird, ohne dass dies signifikante Auswirkungen
auf das niederfrequente Rauschen hat. Eine Reduzierung des thermischen Rauschens ist
beispielsweise durch die Auswahl einer Technologie mit kiirzerer Gatelange moglich. Auch
eine geringere Transistorkapazitit kann in Bezug auf das thermische Rauschen vorteilhaft
sein [8].

Wird auch das thermische Rauschen des Verstéirkers durch das Rauschen der dielektrischen
Verluste dominiert, kann die Leistungsaufnahme reduziert werden, ohne dass dies aufgrund
des erhohten thermischen Rauschens einen negativen Einfluss auf die effektive ENC hat.
Beispielhaft ist in Abbildung 3.20 der Fall lges = 100 mm, tand = 1072, In/W = 0,1A/m
verzeichnet. Erst fiir Vi > 1 kTm zeigt sich in diesem Fall ein erkennbarer Nachteil in der
effektiven ENC im Vergleich zum Fall Ip /W = 1A /m.
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Abbildung 3.21: Verteilung der spektralen Rauschleistungsdichte fiir den betrachteten
Fall des Detektors mit lges = 100 mm unter Annahme unterschiedlicher
Stromdichten.

3.2.2 Optimierung fiir den oberen Geschwindigkeitsbereich

Im oberen Geschwindigkeitsbereich werden Staubpartikel bis zu einer maximalen Geschwindig-
keit von Vpare = 300 kTm beriicksichtigt. Der Verstérker soll mithilfe einer 130-nm-Technologie
entwickelt werden. In Tabelle 3.3 werden die optimierten effektiven ENC-Werte fiir den

Detektor mit lges = 12,5 mm und Elektrodenlénge d; = 5 mm gezeigt.

Tabelle 3.3: Parameter der optimierten Transistoren fiir Vjar = 300 kTm

Technologie Typ In/W W L ENCospt 02 gNCopt

350 nm PMOS 25A/m  127mm 380nm 77,7¢  1,04-107182
130 nm pmoslvt25 7.1A/m 125mm 300nm 64,2¢~ 6,39 - 107192
130 nm pmoslvt 6,3A/m 1,56mm 150nm 73,4e”  6,75-10719¢?
130 nm pmoshvt 58A/m 143mm 150nm 80,4e” 832107192
130 nm pmos25 83A/m 1,17mm 300nm 829e~  1,06-10718¢2

Weitere angenommene Parameter fiir diese Untersuchung sind Upg = 800mV und Qpar =
1000 e~. Fiir die 130-nm-Technologie wird C; = 250 fF angenommen, fiir den Vergleichs-
wert der 350-nm-Technologie wird weiterhin mit Ct = 100fF gerechnet. Die Abkiirzung

,pmoslvt25“ bezeichnet einen PMOS-Transistor mit niedriger Schwellenspannung, 5 nm
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Gate-Oxid-Dicke und einer nominellen Betriebsspannung von 2,5V. Mit ,pmos25“ wird der
dquivalente Transistortyp mit reguldrer Schwellenspannung bezeichnet. Die Typen ,,pmoslvt®
und ,,pmoshvt® stellen die regulédren Transistoren der Technologie dar, die eine niedrige,
respektive hohe Schwellenspannung aufweisen.

In allen betrachteten Féllen zeigt sich eine dhnliche effektive ENC, wobei der maximal
auftretende Wert um 29 % iiber dem minimalen Wert liegt. Der Vergleich zwischen der 350-
nm-Technologie und der 130-nm-Technologie zeigt, dass die 130-nm-Technologie beispielsweise
fiir den ,,pmoshvt“ bei dhnlicher Eingangskapazitdt und gleichem Drainstrom eine um ca.
den Faktor 15 hohere 1/f-Rauschleistungsdichte zeigt als die 350-nm-Technologie.

Wihrend ein Teil diese Unterschiedes auf die Eigenschaften des Gate-Oxids und dessen
Grenzflache zum Kanal zuriickzufiihren ist, kénnten zuséatzlich unterschiedlich konservative

Modellierungen des 1/f-Rauschens einen Teil der Abweichungen verursachen.

Dieser Nachteil der 130-nm-Technologie kompensiert grofitenteils den Vorteil des niedrigeren
thermischen Rauschens, sodass, unter Verwendung einer Stromdichte von In/W = 25 A /m,
die 350-nm-Technologie selbst bei der hochsten betrachteten Partikelgeschwindigkeit eine
effektive ENC erreicht, die mit derjenigen der 130-nm-Technologie vergleichbar ist.

Wird im Vergleich zu Tabelle 3.3 der lange Detektor betrachtet, dessen Signal die Leistung
auf niedrigere Frequenzanteile konzentriert, ergibt sich ein Verhalten, das mit demjenigen
des langsamen Geschwindigkeitsbereichs vergleichbar ist. Der Wert der optimalen effektiven
ENC nimmt in etwa die Halfte des vorherigen Werts an und betrédgt beispielsweise fiir den

,pmos25“ dann ENCyy, = 44 €. Die Varianz o2 steigt um ca. den Faktor 3 an.

D.h. obwohl das thermische Rauschen fiir Vi, = 300 kTm von erhéhter Relevanz ist, ergibt
sich keine wesentliche Anderung des beobachteten Verhaltens im Vergleich zu dem Verhalten

bei niedrigeren Partikelgeschwindigkeiten.

In Abbildung 3.22 ist die effektive ENC als Funktion der Partikelgeschwindigkeit dargestellt.
Fiir die Dimensionierung der Transistoren werden jeweils die Werte nach Tabelle 3.3 zugrunde
gelegt.

Es zeigt sich, dass in allen Féllen die effektive ENC mit der Geschwindigkeit stark ansteigt.
Die Ursache fiir dieses Verhalten ist, dass die Dauer und daraus folgend die Energie des
Ladungsimpulses mit der Geschwindigkeit abnimmt, wihrend im Bereich des thermischen

Rauschens die spektrale Rauschleistungsdichte konstant bleibt.

Interessant ist auch, dass fiir den Fall des pmos25-Transistors die effektive ENC fiir niedrige
Geschwindigkeiten wieder ansteigt. Die Ursache ist in diesem Fall das Verhalten des 1/f-
Rauschens, das bei diesem Transistor mit Sy /¢ ~ ﬁ modelliert ist. Daraus folgt ein stérkerer
Anstieg der spektralen Rauschleistungsdichte bei abnehmender Frequenz als fiir den typischen
Fall S /¢ ~ %
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Abbildung 3.22: Effektive ENC in Abhéngigkeit von der Partikelgeschwindigkeit, der Tech-
nologie und der Stromdichte fiir den kurzen Detektor mit lges = 12,5 mm
und d; = 5mm.

Der Vergleich zwischen dem PMOS-Transistor der 350-nm-Technologie und dem pmos25-
Transistor zeigt, dass bei einer entsprechend hohen Stromdichte der Transistor der 350-
nm-Technologie bei allen Geschwindigkeiten das beste Rauschverhalten zeigt. Wird die
Leistungsaufnahme durch die Festlegung einer niedrigeren Stromdichte beschrénkt, zeigt der

pmos25-Transistor bei hohen Geschwindigkeiten ein etwas besseres Rauschverhalten.

Entscheidend fiir die Festlegung des Arbeitspunkt und Auswahl des Transistors ist daher
erneut die Priorisierung bestimmter Geschwindigkeitsbereiche. Da im hier betrachteten
Fall der Bereich hoher Geschwindigkeiten im Vordergrund steht, ist die Wahl der 130-nm-
Technologie gerechtfertigt.

In Bezug auf die Stromdichte unter Beriicksichtigung der Leistungsaufnahme scheint fiir
den pmos25-Transistor ein Wert zwischen In/W =2A/m und Ip/W =4 A/m einen guten
Kompromiss darzustellen. Eine weitere Erhohung auf einen Wert von In/W = 8 A/m, der
in der Néhe des Optimums liegt, zeigt nach Abbildung 3.22 nur bei sehr hohen Partikelge-

schwindigkeiten eine geringfiigige Verbesserung.
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Um das Verhalten der Transistoren der 130-nm-Technologie unter Annahme einer d&hnlichen
Leistungsaufnahme zu vergleichen, ist in Abbildung 3.23 das Verhalten der Transistoren mit
der Dimensionierung nach Tabelle 3.3 fiir einen Drainstrom von Ip = 2,34 mA dargestellt.
Dies entspricht dem Fall I, /W = 2 A/m fiir den pmos25-Transistor. Allgemein zeigt in diesem
Vergleich der pmoslvt25-Transistor bei allen Geschwindigkeiten das beste Rauschverhalten.
Der pmoslvt-Transistor zeigt bei niedrigen Geschwindigkeiten die hochste dquivalente ENC,
wihrend bei hohen Geschwindigkeiten der effektive ENC-Wert des pmos25-Transistors
geringfiigig iber dem Wert des pmoslvt-Transistor liegt.
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Abbildung 3.23: Effektive ENC und Schranke der Varianz o2 fiir die Transistordimen-
sionierungen nach Tabelle 3.3 unter Voraussetzung eines Drainstroms
Ip = 2,34mA.

Daraus wird ersichtlich, dass die Verwendung des Transistors mit der geringsten Gate-
Oxid-Dicke bereits ohne Beriicksichtigung der Rauschquellen im Gate-Oxid nicht optimal
ist.

In Bezug auf die Schranke der Varianz des Auftrittszeitpunkts nach Abbildung 3.23 sind die
Beobachtungen dquivalent. Auch hier zeigt der pmoslvt-Transistor bei niedrigen Geschwin-
digkeiten die hochste Varianz, wahrend der pmoslvt25-Transistor bei allen Geschwindigkeiten

die kleinste Varianz zeigt.

Da der pmos25-Transistor aufgrund seiner hoheren Schwellenspannung einen einfacheren
Schaltungsentwurf erlaubt, wird im Rahmen der Arbeit dieser fiir den spéateren Verstér-
kerentwurf verwendet. In der Konsequenz wird eine um ca. 30 % erhohte ENC in Kauf

genommen.
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Um den notwendigen Frequenzbereich fiir die Erkennung schneller Partikel unter Verwendung
kurzer Detektoren zu bestimmen, wird in Abbildung 3.24 die spektrale Leistungsdichte
eines Partikels mit Ve = 100m/s und Vpue = 300km/s hinter dem Whitening-Filter
gezeigt. Es ist der Abbildung zu entnehmen, dass die Signalenergie primér im Bereich
zwischen 1kHz und 20 MHz auftritt. Es gilt erneut, dass auch Frequenzanteile iiber der
3-dB-Grenzfrequenz fiir die Varianz des Auftrittszeitpunkts von Bedeutung sind, weshalb die

obere 3-dB-Grenzfrequenz des Verstirkers gegebenenfalls hoher gewihlt werden sollte.
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Abbildung 3.24: Verteilung der Signalleistung iiber der Frequenz fiir verschiedene Partikel-
geschwindigkeiten hinter dem Whitening-Filter fiir den pmos25-Transistor
nach Tabelle 3.3 mit Ip/W = 2 A/m und den Detektor mit lges = 12,5 mm.

Detektoren mit grofler Apertur

Die bisher betrachteten Detektoren sind geeignet fiir Anwendungen, bei denen sich die Partikel
entlang einer zuvor definierten Flughahn bewegen. Dies ist typischerweise in Laboraufbauten
der Fall. In realen Experimenten treten die Partikel iiber einer Fliche verteilt auf und weisen
unterschiedliche Einfallswinkel auf. Deswegen soll in diesem Abschnitt das Verhalten eines
Detektors untersucht werden, der an den Entwurf nach [1] angelehnt ist, aber auch auf [6]
bezogen werden kann.

Aufgrund der Einschrinkungen des Detektormodells werden die auftretenden Gitter als
geschlossene Fliachen modelliert, die zentriert eine Offnung mit der Gréfie der angenom-
menen Maschengrofle aufweisen. Es werden die Mafle nach Tabelle 3.4 angenommen. Eine
schematische Darstellung des Detektors kann Abbildung 3.8 entnommen werden.

Es wird weiterhin der pmos25-Transistor der 130-nm-Technologie verwendet. Die resultierende

Elektrode, im realen System bestehend aus zwei parallel angeordneten kurzgeschlossenen
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Tabelle 3.4: Parameter des betrachteten Optimierungsproblems.

Eigenschaft Symbol  Wert
Innerer Radius der inneren Elektrode r1 1,25 mm
Innerer Radius der dufleren Abschirmung 7y 100 mm
Wandstérke der Elektrode dw 78,75 mm
Radius der Eintrittsoffnung des Detektors raister 1 mm
Léange der Elektrode dy 5 mm
Lange der Eintrittsoffnung dgitter 10 mm
Riickkoppelkapazitét Ct 250 fF
Riickkoppelwiderstand R 1TQ

Gittern, hat aufgrund der vereinfachten Nachbildung die Form einer Scheibe mit einem
Durchmesser von 160 mm und einer Dicke von 5 mm. Aufgrund des groflen Durchmessers
ist davon auszugehen, dass der jetzt betrachtete Detektor eine erheblich gréflere Kapazitit
aufweist als die bisher untersuchten Detektoren. Als variable Grofle wird der Abstand zwischen
der Elektrode und den Abschirmgittern betrachtet, da dieser den gréfften Einfluss auf den

Signalverlauf, die Kapazitdt und das Bauvolumen des Detektors hat.

In Abbildung 3.25 wird der optimale Wert der effektiven ENC in Abhéngigkeit von dem
Abstand zwischen dem dufleren Abschirmgitter und der Elektrode fiir V¢ = 300 km/s
angegeben. Es zeigt sich, dass bei kleinen Absténden sehr hohe Werte fiir die effektive ENC
auftreten. Ursache fiir dieses Ergebnis ist die hohe Detektorkapazitét, die Abbildung 3.26 zu
entnehmen ist. Der hohe Wert der effektiven ENC bei kleinen Abstédnden fithrt zusétzlich
dazu, dass der Auftrittszeitpunkt der Partikel mit den in Abbildung 3.25 vorgegebenen
Ladungen nicht mehr richtig bestimmt werden kann, was zu einem Anstieg der Schranke von

02 mit abnehmendem Abstand fiihrt.

Als Vergleich sind zusétzlich Werte fiir die Schranke der Varianz angegeben, die auftreten,
wenn der Transistor so optimiert wird, dass die Schranke der Varianz einen minimalen Wert
annimmt. Es zeigt sich in diesem Fall kein signifikanter Abstand zu der Varianz, die sich
ergibt, wenn der Transistor in Bezug auf die effektive ENC optimiert wird. Daraus folgt,
dass auch in diesem Fall die Impulsenergie entscheidend ist, sowohl fiir den Werte der ENC,

als auch fiir den Wert der Varianz.

In Bezug auf eine mogliche Auslegung zeigen die Daten, dass abhéngig von der minimal zu
detektierenden Ladung der Abstand zwischen der Elektrode und der Abschirmung mindestens

10 mm betragen sollte.
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Abbildung 3.25: Optimierter Wert der effektiven ENC und der zugehorigen Schranke der
Varianz fiir unterschiedliche Absténde zwischen der Abschirmung und der

Elektrode. Zusétzlich wird der optimale Wert der Varianz gezeigt. Es gilt
Vpart = 300km/s.

Durch eine weitere Steigerung des Abstands auf 100 mm kann die effektive ENC nochmals
halbiert werden. Da mit dem Abstand dy nach Abbildung 3.26 neben der optimalen Transistor-
weite, die sich proportional zur Detektorkapazitit verhélt, auch die optimale Stromdichte im
Transistor abfallt, ermoglicht ein groflerer Abstand dy gleichzeitig eine deutliche Reduzierung
der Leistungsaufnahme des Verstérkers.

Ein geringer Abstand dy scheint deshalb nur dann vorteilhaft zu sein, wenn spezifische Werte
fiir die Varianz des Auftrittszeitpunkts des Partikels erreicht werden miissen, oder der Bau-
raum entsprechend beschriankt ist. In jedem Fall tritt eine deutlich groflere Detektorkapazitét

auf, die beim Entwurf des Verstérkers beriicksichtigt werden muss.
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Abbildung 3.26: Kapazitdt des Detektors und Eingangskapazitidt des Transistors sowie
dessen optimale Stromdichte in Abhéngigkeit von ds.

3.3 Zusammenfassung der Systemoptimierung

Die Ergebnisse der Systembetrachtung konnen wie folgt zusammengefasst werden:

Verstirker

e In allen betrachteten Fillen erweist sich Cqg = Cgaet + Cr als die optimale Dimensionie-
rung fiir den Transistor. Daraus folgt, dass die Minimierung des 1/f-Rauschens in allen
Féllen von hoherer Relevanz ist, als eine entsprechende Optimierung des Verhaltens in
Bezug auf das thermische Rauschen, fiir das eine kleinere Eingangskapazitéit optimal

wére [81].

e In typischen Fillen zeigt die Dimensionierung des Transistors mit der minimal méglichen
Gateldnge das beste Rauschverhalten. Eine Ausnahme stellt die Betrachtung fiir sehr

langsame Partikel dar, fiir die groflere Gateldngen optimal sind.

e Die Skalierung der Halbleitertechnologie fiihrt im vorliegenden Beispiel nur zu sehr

eingeschrinkten Vorteilen.

e Oft besteht zwischen dem Drainstrom des Transistors und der effektiven ENC nur eine
schwache Abhéngigkeit, sodass eine Reduzierung des Drainstroms zur Optimierung der

Leistungsaufnahme moglich ist.

e Es besteht in Bezug auf die Drainstromdichte typischerweise ein Zielkonflikt hinsichtlich
der Optimierung der effektiven ENC fiir langsame Partikel und der Optimierung
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der effektiven ENC fiir schnelle Partikel, wobei eine hohere Drainstromdichte die
Empfindlichkeit fiir schnelle Partikel verbessert.

Detektor

e Zeigt eine Elektrode aufgrund ihrer Lénge in einem Zeitabschnitt des Ladungsimpulses
eine konstante maximale Amplitude, hat die Lénge dieses Zeitabschnitts keinen signifi-
kanten Einfluss auf die effektive ENC, erh6ht aber mit zunehmender Dauer gleichzeitig

die Leistungsaufnahme des optimalen Verstéarkers.

e Soll die Varianz des Auftrittszeitpunkts eines Partikels reduziert werden, ist typischer-
weise die Flankensteilheit des Ladungsimpulses zu erhohen. Dies ist moglich, indem der
Abstand zwischen der Abschirmung und der Elektrode entlang der Flugbahn reduziert
wird. Da die Reduzierung dieses Abstandes zu einer erhthten Detektorkapazitét fiihrt,
folgt aus der Reduzierung der Varianz des Auftrittszeitpunkts auf diesem Weg meist

eine Reduzierung der Sensitivitéit des Detektors.

e Im Umkehrschluss kann die effektive ENC eines Systems deutlich verbessert werden,
indem der Abstand zwischen der Elektrode und der Abschirmung vergrofert wird. Ein
Vorteil dieser Mafinahme ist, dass die Komplexitdat des Systems, z.B. im Vergleich
zur Verwendung mehrerer hintereinander angeordneter Detektoren nicht erhéht wird.
Gleichzeitig verschiebt sich das Leistungsdichtespektrum des Ladungsimpulses im
Frequenzbereich zu niedrigeren Frequenzen. Nachteilig ist der erhohte Bauraumbedarf

und die erhéhte Wahrscheinlichkeit der Uberlagerung von Partikeln im Detektor.

e Es ist immer moglich, die Apertur des Systems bei einer ndherungsweise gleichen
effektiven ENC zu vergrofiern, indem mehrere Detektoren nebeneinander angeordnet

werden.
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4 Verstarkerentwurf

Der Entwurf des Ladungsverstéirkers erfolgt um den zuvor ausgelegten Eingangstransistor.
Fiir klassische Verstérker folgt in diesem Fall, dass das Rauschverhalten des Verstarkers in
keinem Fall besser sein kann als das Rauschverhalten des Eingangstransistors. Konkret folgt,
dass sich die ENC-PSD des Verstérkers aus der Summe der ENC-PSD des Eingangstransistors
und der ENC-PSD der restlichen Komponenten des Verstéarkers ergibt.

Priméres Entwurfsziel ist deshalb die Minimierung der Rauschbeitrige aller Komponen-
ten des Verstirkers, abgesehen vom Rauschbeitrag des Eingangstransistors. Zugleich sind
Anforderungen in Bezug auf die Leistungsaufnahme zu beriicksichtigen.

Neben den bisher betrachteten intrinsischen Rauschquellen treten in realen Systemen zusétz-
liche externe Storquellen auf, die das Signal-Rausch-Verhéltnis dominieren kénnen. Es wird
deshalb in Folgenden der Entwurf eines differenziellen Ladungsverstarkers gezeigt, der den
Geschwindigkeitsbereich der detektierbaren Staubpartikel zu niedrigen Geschwindigkeiten
hin deutlich erweitert und durch den differenziellen Aufbau in der Lage ist, auftretende
Gleichtaktstorungen zu unterdriicken.

Im zweiten Teil des Kapitels wird ein Ladungsverstérker vorgestellt, der den Geschwin-
digkeitsbereich hin zu schnelleren Partikeln erweitert und gleichzeitig eine Anpassung an
verschiedene Detektorkapazitéiten ermdoglicht.

Zuletzt werden Verfahren betrachtet, die potenzielle eine Reduzierung der ENC-PSD in
Bezug auf den klassischen Ladungsverstiarker erméoglichen. Es zeigt sich, dass diese Verfahren

in der Praxis keine relevante Verbesserung des Rauschverhaltens ermoglichen.

4.1 Differenzieller Ladungsverstirker

Typische Ladungsverstéirker werden unipolar, d.h. mit einem einzelnen Eingangstransistor,
ausgefithrt [3,4,8]. Es existieren aber auch differenzielle Ausfiihrungen [83]. Ursache fiir
verbreitete Verwendung unipolarer Verstérker ist, dass eine differenzielle Eingangsstufe zwei
Eingangstransistoren aufweist und demzufolge eine erhéhte ENC-PSD zeigt. Trotzdem kann

ein differenzieller Ladungsverstéarker unter spezifischen Bedingungen vorteilhaft sein.
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Dies ist insbesondere dann der Fall, wenn niederfrequente Storungen mit Gleichtaktanteilen
im System auftreten.

Der in diesem Abschnitt vorgestellte Verstérker ist spezifisch fiir die Detektion von Signalen
ab einer Frequenz von 7 Hz entworfen und ist fiir differenzielle Detektoren ausgelegt, die es
ermoglichen, den zuvor genannten Nachteil einer erhohten ENC-PSD unter Inkaufnahme
einer erhohten Leistungsaufnahme und Detektorgréfie auszugleichen.

Es wird zunéchst der Zusammenhang zwischen der Theorie des bisher gezeigten unipolaren
Ladungsverstiarkers und dem differenziellen Ladungsverstiarker hergestellt. Danach wird auf

den Entwurf des Verstérkers eingegangen.

4.1.1 Theorie des differenziellen Ladungsverstirkers

Das Verhalten eines differenziellen Ladungsverstiarkers kann aus der Theorie des unipolaren
Verstérkers abgeleitet werden. Es wird dazu ein System betrachtet, das aus zwei hintereinander
angeordneten Rohrdetektoren besteht, deren Elektroden jeweils mit einem Eingang des

Verstérkers verbunden sind. Eine schematische Darstellung des Konzepts ist in Abbildung 4.1

gegeben.
---------- i
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Abbildung 4.1: Darstellung eines differenziellen Verstérkers, der an zwei nebeneinander
angeordnete unipolare Rohrdetektoren angeschlossen ist und vereinfachte
Anordnung mit zwei unipolaren Verstédrkern mit gleichem Verhalten.

Fliegt ein Partikel zunéchst durch den ersten Detektor, wird in der Elektrode des Detektors
eine entsprechende Ladung influenziert. In der Elektrode des zweiten Detektors wird keine
Ladung influenziert. Es liegt dementsprechend kein symmetrisches differenzielles Signal
am Eingang des Verstirkers vor. Wird angenommen, dass der Verstirker keine Gleichtakt-
unterdriickung aufweist, dann folgt, analog zum unipolaren Verstéarker fiir einen idealen

Ladungsverstérker:

1
Auaus = Aq : Qein(t) = —a%in(t) (41)
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Wobei eine Anderung der Spannung nur an dem Ausgang erfolgt, an dessen Eingang die La-
dung angelegt wird. Wird zusétzlich angenommen, dass der Verstérker eine ideale Gleichtakt-
unterdriickung besitzt, folgt die gleiche differenzielle Ausgangsspannung, die sich dann aber
auf beide Ausgéinge symmetrisch aufteilt.

In der Konsequenz folgt, dass auch in der neutralen Elektrode des zweiten Detektors iiber Ct
eine Ladung influenziert wird. Auf das Verhalten der differenziellen Ausgangsspannung hat
dies zunéchst keinen Einfluss. Es ist daher moglich, den differenziellen Ladungsverstérker
vereinfacht als ein System aus zwei unipolaren Ladungsverstédrkern zu beschreiben, wobei
nur die Differenz der Ausgangsspannungen betrachtet wird.

Unter diesen Bedingungen zeigt der differenzielle Verstérker, bezogen auf einen Partikel mit der
Ladung @Qpart und eine Riickkoppelkapazitidt Ct, die gleiche differenzielle Ausgangsspannung
A Uyys, die ein unipolarer Verstéirker als auf Masse bezogene Ausgangsspannung U, .1 bzw.
Uaus2 zeigt. Durchfliegt der Partikel nacheinander beide Detektoren, ergeben sich zwei separate
Ausgangsimpulse in direkter Folge.

Da das Rauschen der beiden Verstéarker unkorreliert ist, folgt fiir die spektrale Rausch-

leistungsdichte der Spannung A U,:
SAU,aus,diff =2- SU,aus,uni (42)

Wird zunéchst vereinfacht angenommen, dass weifles Rauschen vorliegt, ist die Betrachtung
in der folgenden Weise moglich: Die zwei aufeinander folgenden Impulse {iberlagern sich im
Zeitbereich nicht. Die Energie des differenziellen Gesamtimpulses entspricht dann genau dem
doppelten der Energie des unipolaren Impulses. Wird erneut die Methode der maximalen

Mutmaflichkeit zugrunde gelegt, folgt fiir das maximale Signal-Rausch-Verhéltnis mit (4.2):

Esig,diff o 2- Esig,uni o Esig,uni

Pdiff = (43)

Bacait 2 Bakuni  Bakuni
D.h. das fiir die Wahrscheinlichkeit der Detektion entscheidende maximale Signal-Rausch-
Verhéltnis dndert sich im Vergleich zum unipolaren System nicht. Das gleiche folgt auch fiir
die Cramer-Rao-Schranke nach (3.28). In diesem Fall erm6glicht der vereinfacht betrachtete
differenzielle Verstarker das Erreichen der gleichen Detektionswahrscheinlichkeit und Para-
metervarianz, die auch mit dem unipolaren Verstéarker erreicht werden kann. Nachteilig ist,
dass der differenzielle Aufbau einerseits die doppelte Detektorldnge besitzt und andererseits

unter alleiniger Betrachtung der Eingangstransistoren die doppelte Leistung aufnimmt.

Bei zusitzlicher Beriicksichtigung des 1/f-Rauschens ist die zuvor getétigte vereinfachte

Betrachtung nicht mehr zuldssig. Durch das Zusammensetzen des differenziellen Impulses
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aus zwei unipolaren Impulsen verédndert sich das Spektrum des resultierenden Impulses.
Liegt 1/f-Rauschen oder anderes korreliertes Rauschen vor, erfolgt durch den Whitening-
Filter eine frequenzabhéngige Filterung des neuen Signals. In der Konsequenz weist der mit
dem Whitening-Filter gefilterte differenzielle Impuls nicht mehr die doppelte Energie des
Whitening-gefilterten unipolaren Impulses auf, auch wenn dies vor den Whitening-Filter der
Fall ist.

Intuitiv versténdlich ist das fiir den Bereich f — 0. Wahrend der unipolare Impuls in diesem
Frequenzbereich Leistungsanteile besitzt, ist dies beim differenziellen Impuls nicht der Fall.
Das Herausfiltern dieser Frequenzanteile durch den Whitening-Filter fithrt deshalb fiir den
unipolaren Impuls zu Energieverlusten, fiir den differenziellen Impuls jedoch nicht.

Die Auswirkungen des Whitening-Filters auf das Verhéltnis des maximalen Signal-Rausch-
Verhéltnisses fiir einen beispielhaften Trapezimpuls sind in Abbildung 4.2 dargestellt.

Die Abbildung zeigt den Zusammenhang zwischen dem maximalen Signal-Rausch-Verhéltnis
des differenziellen Systems pqir und dem maximalen Signal-Rausch-Verhéltnis des unipolaren
Systems fiir einen Trapezimpuls mit einer Dauer des konstanten Bereichs Tg, = 1 ms und der
Anstiegszeit T, im unipolaren Fall.

Fiir die spektrale Rauschleistungsdichte wird weiles und 1/f-Rauschen mit der gegebenen
Eckfrequenz f. vorausgesetzt. Abhingig von f. und der Anstiegszeit T, zeigt sich ein unter-
schiedlich grofler Zugewinn durch die Verwendung des differenziellen Aufbaus im Verhéltnis

zum unipolaren Aufbau im Vergleich zur Betrachtung fiir weiles Rauschen.

14
— f. = 10 Hz
1,35 — f. = 100 Hz
fo = 1kHz

L3+ — f. = 10kHz

£ 125

Q

=

2 120
1,15 |
1,1}
1’05 - I I | | | | | | J

0 0,1 0,2 0,3 04 0,5 06 0,7 08 0,9 1

T, in ms

Abbildung 4.2: Zusammenhang zwischen dem maximalen Signal-Rausch-Verhiltnis des
differenziellen Systems pq;¢ und dem maximalen Signal-Rausch-Verhéltnis
des unipolaren Systems.
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Entscheidend ist, wie die Leistung im Spektralbereich durch den differenziellen Aufbau
verschoben wird. Der grofite Vorteil fiir den differenziellen Aufbau ergibt sich fiir realistische
1/f-Eckfrequenzen im Bereich von ca. 1kHz bei kurzen Anstiegszeiten. Fiir niedrigere 1/f-
Eckfrequenzen, bzw. bei abnehmender Impulsdauer befindet sich auch im unipolaren Fall
ein groflerer Anteil der Signalenergie in einem Frequenzbereich, in dem das Rauschen eine
konstante spektrale Rauschleistungsdichte zeigt, sodass der Vorteil des differenziellen Aufbaus
sinkt.

In Bezug auf die Schitzung des Auftrittszeitpunkts des Partikels kann erneut die Cramer-
2
Rao-Schranke betrachtet werden. Das Verhiltnis der Varianz 3% fiir einen beispielhaften

T,uni

Trapez-Impuls ist in Abbildung 4.3 gegeben.

1,3
— f. = 10kHz
— f. = 1kHz
1,2} fe =100 Hz

Il
0,01 0,1 1
T, in ms
Abbildung 4.3: Verhéltnis zwischen der Varianz des Auftrittszeitpunkts beim differenziellen
Aufbau und dem unipolaren Aufbau entsprechend der Cramer-Rao-Schranke

fiir einen Trapezimpuls mit der Dauer des konstanten Bereichs Tq, = 1 ms,
der Anstiegszeit T, und der 1/f-Eckfrequenz f..

Im Falle der Betrachtung der Varianz zeigt der differenzielle Aufbau in allen betrachteten
Fallen eine hohere Varianz des Auftrittszeitpunkts als der unipolare Aufbau. Dies erscheint
zunéchst kontraintuitiv, da der differenzielle Ausgangsimpuls entsprechend Abbildung 4.2
bezogen auf die Rauschleistungsdichte hinter dem Whitening-Filter eine grofere Impulsenergie
besitzt.

Um dies weiter zu untersuchen wird die Differenz der normierten partiellen Energie der beiden
Signale betrachtet. Mit der spektralen Rauschleistungsdichte hinter dem Whitening-Filter
By gi flir den differenziellen Verstérker und By yni fiir den unipolaren Verstérker und den

jeweiligen Ausgangssignalen des Whitening-Filters Ugig ax fiir den differenziellen Verstérker
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und Uypi gk flir den unipolaren Verstéirker ergibt sich:

l/(f ) _ Bdkl,diff ffjo |Udiff,dk(f)|2 df — Bd:’um ffio ’Uuni,dk(f)|2 df
b I

Bak,uni fOOO ’Uuni,dk(f”z df

(4.4)

In Abbildung 4.4 ist (4.4) fiir einen beispielhaften Impuls dargestellt. Es zeigt sich, dass im
Frequenzbereich von ca. 1kHz bis ca. 10 kHz der unipolare Impuls, bezogen auf die spektrale

Rauschleistungsdichte, eine hohere spektrale Leistungsdichte besitzt.

0,4
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Abbildung 4.4: Normierte Differenz der auf die spektrale Rauschleistungsdichte bezogene
Impulsenergie im Frequenzbereich von f = f, bis f — oo fiir einen Trapez-
impuls mit 7, = 0,1ms, T, = 1 ms und f. = 10kHz.

Im Gegenzug weist der differenzielle Impuls im Frequenzbereich von ca. 200 Hz bis ca.
1kHz eine deutlich héhere spektrale Leistungsdichte auf, die zur besseren Detektion des

differenziellen Impulses fiihrt. Fiir die Cramer-Rao-Schranke kann der Zusammenhang [65,71]

B
2 > dk
O T Uaf) - 27 fRAS

(4.5)

hergeleitet werden. Durch die Multiplikation des Spektrums des Ausgangssignals Uy, mit
der Frequenz folgt, dass Signalanteile bei hohen Frequenzen einen erhchten Einfluss auf die
Varianz nach der Cramer-Rao-Schranke haben. Daraus folgt zusammen mit der Beobachtung
nach Abbildung 4.4 die groflere Varianz des geschéitzten Auftrittszeitpunkts nach Abbil-
dung 4.3.
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Zusammengefasst ermoglicht der gezeigte differenzielle Aufbau, unter Inkaufnahme der
doppelten Detektorldnge und der doppelten Leistungsaufnahme eine verbesserte Detektion
der Partikel, wobei nach Abbildung 4.2 eine um ca. 10% reduzierte ENC hinter dem
Korrelationsfilter zu erwarten ist. Die Varianz des geschitzten Auftrittszeitpunkts steigt,
wobei im gezeigten Fall nicht mit einem Anstieg der Standardabweichung um mehr als 12 %
zu rechnen ist.
Im Kontext von Ladungsverstiarkern konnen diese Abweichungen als geringfiigig betrachtet
werden, sodass ndherungsweise das Verhalten des betrachteten differenziellen Systems mit
dem des dquivalenten unipolaren Systems gleichgesetzt werden kann. Eine Moglichkeit den
Anstieg der Varianz zu reduzieren, besteht in der Einfiigung eines Abstands zwischen den
Detektoren, wobei der Nachteil einer weiteren Verlangerung des Detektors in Kauf zu nehmen
ist.
Es soll noch kurz abgeschétzt werden, wie sich der differenzielle Aufbau im Vergleich zu einem
Aufbau mit zwei unipolaren Detektoren verhélt. In diesem Fall ist das Detektorvolumen und
die Leistungsaufnahme der Verstiarker ndherungsweise gleich, der Rechenaufwand des Filter-
und Detektionssystems verdoppelt sich jedoch.
In Bezug auf die Varianz der Parameterschitzung ist eine relativ einfache Abschitzung
moglich: Das Rauschen der Verstédrker kann als unkorreliert betrachtet werden. Wird ein
Parameter getrennt zweimal geschétzt, kann der Mittelwert beider Schétzungen als Resultat
verwendet werden. In diesem Fall folgt fiir Varianz des Gesamtsystems [84]:

Uges = %Uzinzel (4.6)
D.h. die Varianz der Parameter kann unter Umstdnden halbiert werden. Dies gilt, wenn
Abhéngigkeiten zwischen den Messwerten vernachlissigt werden. Beispielsweise kann zweimal
die Dauer des Durchflugs oder die Amplitude gemessen werden. In diesem Fall gilt (4.6).
Theoretisch ist ein multidimensionales System zu betrachten, das mehrere Eingangskanéle
aufweist und mehrere Parameter gleichzeitig schétzt. So sind Informationen iiber die Partikel-
geschwindigkeit sowohl in der Impulsdauer, als auch im Impulsabstand enthalten. Ohne diese
weiter zu betrachten, ist festzustellen, dass ein System mit mehreren getrennten Detektoren
in Bezug auf die Parameterschitzung einen deutlichen Vorteil gegeniiber einem differenziellen

System zeigt.

Die Abschitzung der Anderung der Detektionseigenschaften eines Systems mit zwei getrennten
Filtersystemen hingt von verschiedenen Parametern ab, insbesondere ist das Rauschen
hinter dem Korrelationsfilter nicht unkorreliert. Um eine moglichst kurze Betrachtung zu

ermoglichen, wird stark vereinfacht ein System betrachtet, das im Frequenzbereich hinter
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dem Korrelationsfilter ideal bandbegrenztes weifles Rauschen zeigt. D.h. der Ladungsimpuls

ist durch ein Sinc-Impuls gegeben, der in weiflem Rauschen auftritt.

Dieses Signal werde im Zeitbereich exakt so abgetastet, dass die notwendige Nyquist-Frequenz
erreicht wird. Zusétzlich wird angenommen, dass die Abtastung mit einer solchen Zeitverschie-
bung erfolgt, dass der Sinc-Impuls nur einen Abtastwert um den Wert bp ~ \/W,p, bp >0
hinter dem Korrelationsfilter éndert. Die Standardabweichung der, aufgrund der spezifischen
Annahmen, unkorrelierten! Abtastwerte des Rauschens sei opne. Es wird angenommen, dass

in einer Sequenz von Wy, Abtastwerten nur entweder ein Ladungsimpuls auftritt oder keiner.

Es wird zuerst der einzelne Detektor betrachtet: Die Wahrscheinlichkeit, dass in der Sequenz
ein Partikel detektiert wird, obwohl keiner vorhanden ist (Wahrscheinlichkeit der falschen
Detektion [85]), ist gegeben durch Piy.q. Daraus folgt, dass die Wahrscheinlichkeit der

falschen Detektion fiir einen einzelnen Abtastwert
Pfd,e =1- (1 - Pfd’seq>1/\pseq (47)

betragen muss. Wird ein Schwellenwertentscheider mit der Schwelle i, einzel Verwendet, ist
Pig fiir gauBverteiltes Rauschen mit der Varianz oy = 1 und ®(x) nach (3.38) gegeben
durch [85]:

Prae=® ( Jir ) (4.8)

Wird fiir eine Betrachtung mit Zahlenwerten P geq = 107° und Wy, = 10° festgelegt, ergibt
sich Ytr,einzel = 6736 JOENC-

Ein einfaches System, das aus zwei Detektoren mit Filtersystem besteht, akzeptiert die
Hypothese Hi ges : Impuls vorhanden, wenn eines der Subsysteme einen Impuls meldet. Es

gilt fiir die Gesamtwahrscheinlichkeit der falschen Detektion:
Pfd,seq,ges =1- (1 - Pfd,seg,sub)2 (49)

Dabei stellt Pig segsup die Wahrscheinlichkeit der falschen Detektion im Subsystem dar. Fiir
diese Untersuchung soll die Wahrscheinlichkeit der falschen Detektion, entsprechend dem
Neyman-Pearson-Kriterium [70] konstant bleiben. Es folgt Prseqges = 107° und daraus

Pragsegsub = 5,0 - 1070 Mit (4.8) und (4.7) folgt fiir den Schwellenwert des Subsystems

Vtr,sub = 6747 OENC-

1Beispielsweise wiirde durch Uberabtastung korreliertes Rauschen auftreten.
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Die Wahrscheinlichkeit, dass ein Partikel detektiert wird, ist fiir ein Einzelsystem gegeben
durch:

OENC

c—b
Pdetek,einzel =0 (%—P> (410)

Mit Petek sub = Paetek einzel ach (4.10) unter Verwendung des entsprechenden Schwellenwerts

Virsub = 0,47 opne gilt fiir das Gesamtsystem:
Pdetek,ges =1- (1 - Pdetek,sub)2 (411)

Wird ein Partikel mit bp = 7 opnc angenommen, betragt Petek cinzel (Ver.einzel = 6,36 0pNne) =
0,74 und Pyetek ges(Vir,sub = 6,47 opne) = 0,91.

D.h. das System mit zwei Detektoren ermoglicht in diesem Fall eine um ca. 23% verbesserte
Erkennungswahrscheinlichkeit des Partikels bei gleicher Fehlerwahrscheinlichkeit im Vergleich
zu einem einzelnen Detektor.

Um abzuschétzen, wie sich diese Ergebnis auf die dquivalente Rauschladung des Systems
iibertragt, kann fiir das Einzelsystem eine neue dquivalente Standardabweichung oeqrnc
berechnet werden, die bei gleicher Fehlerwahrscheinlichkeit, mit einem einzelnen Detektor,

die Erkennungswahrscheinlichkeit des Systems mit zwei Detektoren ermoglicht:

—bp - OENC (4 12)

Ueq ENC —
) & —1 P
( detek,ges) JOENC Ytr,einzel

Hier stellt ®~! die Umkehrfunktion von (3.38) dar [85]. Fiir das gegebene Beispiel folgt:

OeqEnc = 0,91 opne (4.13)

Daraus folgt, dass in diesem spezifischen Fall das System mit zwei Detektoren das gleiche
Verhalten zeigt wie ein System mit einem Detektor und einer um ca. 10% reduzierten
Rauschleistung. In Abbildung 4.5 wird das Verhéltnis zwischen der Varianz des dquivalenten

Einzeldetektors oeq pne und der Varianz der Detektoren ognc des Systems mit zwei Detektoren
bp
OENC

fiir verschiedene auf die Varianz bezogene Impulsamplituden gezeigt. Zusatzlich ist die

Wabhrscheinlichkeit der Detektion Petekt ges angegeben.

Mit zunehmender Amplitude des Signalimpulses steigt der Vorteil des Systems mit zwei
Detektoren an. Es ist zu beachten, dass im gezeigten Fall fiir Ozﬁ > 8 die Detektionswahr-

scheinlichkeit fiir beide betrachtete Systeme ungefahr Pyeex &~ 1 betrégt.

D.h. auch wenn sich in diesem Bereich bei der Betrachtung von o.qrnc scheinbar einen

hoheren Empfindlichkeitsgewinn durch die Verwendung mehrerer Detektoren ergibt, ist dieser



88 4 Verstarkerentwurf

1 ) 1
- Pdetek,ges
0,95 —Ueq,ENC/UENC 10,8
209 106 ¢
= g
% 0,85 \ 04 &
o 9 ™ Y Ry
038 T |02
\
0’75 L | | | | | 0
2 10 12 14 16 18 20

bP/UENC

Abbildung 4.5: Verhéltnis zwischen der dquivalenten Varianz eines Systems mit einem
Detektor ocqpnc und der Varianz der Subsysteme ognc eines Systems mit
zwei Detektoren unter der Annahme einer identischen Wahrscheinlichkeit
der falschen Detektion und gleicher Wahrscheinlichkeit der Detektion. Zu-
satzlich wird die Wahrscheinlichkeit der Detektion gezeigt.

in der Praxis kaum relevant, da in diesem Bereich der absolute Zugewinn der Detektions-

wahrscheinlichkeit durch die Verwendung mehrerer Detektoren extrem klein ist.

Im entscheidenden Bereich zwischen bp = 4 ogne und bp = 8 ogne betrédgt der Vorteil in der
dquivalenten Varianz im Durchschnitt weniger als 10 %. Dieser Vorteil wird in den wenigsten
Fillen den zusétzlichen Aufwand, der durch den doppelten Aufbau entsteht, rechtfertigen
konnen.

Da die Fahigkeit eines Systems, einen Impuls zu detektieren, zunéchst nur von p = %

abhéngt [70], sollten auch andere, physikalisch realisierbare, Impulsformen zu einem vergleich-
baren Ergebnis nach Abbildung 4.5 fithren. Andere Annahmen beziiglich der Wahrschein-
lichkeit der falschen Detektion fithren zu einer Verschiebung der Kurven in Abbildung 4.5

entlang der x-Achse.

Es ist zu beachten, dass die Validitit des Ergebnisses durch die Tatsache eingeschrénkt wird,
dass das angenommene System mit zwei Detektoren nicht das optimale Detektionssystem
mit zwei Detektoren darstellt.

Beispielsweise wird die Plausibilitdt der zeitlichen Abfolge der Impulse nicht beriicksichtigt,
auch der Informationsgehalt der vereinfachten Annahme, dass maximal ein Partikel auftreten

darf, wird nicht vollstdndig beriicksichtigt.
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Da die Annahme eines einzelnen Partikels ohnehin eine Vereinfachung darstellt, die auf reale
Systeme nicht zutrifft, wird eine Beriicksichtigung dieser Bedingung im gegebenen Kontext
als nicht zielfithrend erachtet und ein d&hnliches Verhalten entsprechend dem des suboptimalen

Systems im Weiteren vorausgesetzt.

In Bezug auf den Vergleich eines einzelnen unipolares Detektorsystems, eines Systems mit
differenziellem Aufbau und eines Systems bestehend aus zwei getrennten, hintereinander

angeordneten Detektoren ist zusammengefasst festzuhalten:

e Liegt nur weiles Rauschen vor, zeigt das unipolare System und das differenzielle
System das gleiche Detektions- und Schétzverhalten, wobei das differenzielle System

die doppelte Leistung aufnimmt und einen doppelt so langen Detektor benotigt.

e Liegt zusétzlich 1/f-Rauschen vor, weist der differenzielle Aufbau aufgrund der ab-
weichenden Verteilung der spektralen Leistungsverteilung eine héhere Sensitivitéit in
Bezug auf die Detektion auf, aber eine groflere Varianz bei der Parameterschétzung.

Die Unterschiede der charakterisierenden Parameter liegen bei weniger als 30 %.

e Das System mit zwei getrennten Detektoren erméglicht vereinfacht eine Halbierung
der Varianz der Parameter. In Bezug auf die Detektion ergibt sich nur eine geringe

Verbesserung der dquivalenten Rauschladung.

Nur im Falle der Parameterschitzung unter der Verwendung zweier getrennter Detektoren
ergibt sich eine signifikante Verbesserung des Systemverhaltens in Bezug auf das intrinsische
Rauschverhalten.

In den anderen Féllen sind die realisierbaren Verbesserungen klein, sodass die Verwendung
des einfachen unipolaren Systems unter Beriicksichtigung der Leistungsaufnahme und des
technischen Aufwands theoretisch oft die beste Losung darstellt.

In der Praxis werden teilweise stark vereinfachte Filtersysteme eingesetzt, bei denen die
Bestimmung der Partikelgeschwindigkeit erst durch die Verwendung mehrere Detektoren
moglich wird. Auch treten in realen Systemen externe Storeinkopplungen auf, die durch
einen differenziellen Aufbau teilweise unterdriickt werden konnen. In diesen Féllen sind die
genannten differenziellen Systeme oder Systeme mit mehreren Detektoren gegeniiber dem
einzelnen unipolaren Detektor zu bevorzugen.

Ob eine Situation vorliegt, in der ein differenzieller Aufbau vorteilhaft ist, héingt von den
spezifischen im Detektorsystem extern auftretenden Storungen ab. Diese konnen sich in Bezug
auf die spektrale Leistungsverteilung, die Phasenverschiebung zwischen den Detektoren und
eventuelle deterministische Anteile stark unterscheiden, weshalb eine allgemeine theoretische

Untersuchung nicht méglich ist.
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4.1.2 Schaltungsentwurf

Ergibt die Evaluation der Umgebung des Detektors, dass ein differenzieller Aufbau vorteilhaft
ist, besteht der erste Schritt in der Auswahl eines geeigneten Halbleiterprozesses. Untersuchun-
gen haben gezeigt, dass unter den im Rahmen der Arbeit verfiigharen Halbleitertechnologien
eine 350-nm-Technologie fiir Verstérker fiir langsame Partikel, d.h. im Frequenzbereich bis
ca. 1 MHz, das beste Rauschverhalten zeigt [81]. Die Gréfie und der Arbeitspunkt des
Eingangstransistors werden iiber das Vorgehen nach Abschnitt 3.2 ermittelt.

Es ist zu beachten, dass entsprechend der Ergebnisse aus Abschnitt 4.1.1 fiir die Auslegung
nach Abschnitt 3.2 der vollstindige differenzielle Aufbau fiir die Optimierung des Transistors
beriicksichtigt werden sollte. Da die beobachteten Abweichungen zwischen einem unipolaren
und differenziellen Aufbau in typischen Arbeitsbereichen maximal ca. 1,14 dB betragen, wird
davon ausgegangen, dass die Ergebnisse der Optimierung des unipolaren Systems auch zur
Auslegung des differenziellen Systems verwendet werden kénnen.

Die Entwicklung des Verstéarkers erfolgt anhand der Anforderungen der Eingangstransistoren.
Die gesamte Verstarkerkette vor dem Analog-Digital-Umsetzer, bzw. in der Laborumgebung
dem Eingang des Oszilloskops, besteht aus der Eingangsstufe mit Gleichtaktregelung, dem
nachfolgenden Pufferverstiarker und weiteren Operationsverstiarkern, die das Signal weiter
verstidrken und filtern. Die Eingangsstufe und der erste Pufferverstérker werden monolithisch

integriert und sind Gegenstand der folgenden Betrachtung.

4.1.2.1 Eingangsstufe

Die Eingangsstufe stellt den eigentlichen Ladungsverstirker mit kapazitiver Riickkoppelung
dar. Die externe Beschaltung ist in Abbildung 4.6 dargestellt. Massebezogene parasitére
Kapazitidtsanteile seien in Cqe o enthalten. Differenzielle Kapazitdtsanteile werden durch
Cp.air beriicksichtigt. Zusétzlich verzeichnet ist ein asymmetrischer Teststrom, mit dem
eine Eingangsladung nachgebildet werden kann, die den im Abschnitt 4.1.1 geschilderten
Bedingungen entspricht.

Der Verstarkerentwurf auf Transistorebene muss diverse Spezifikationen in Bezug auf die
Bandbreite, die Verstdarkung, die Linearitdt und Stabilitdt erfiillen. Unter der Annahme, dass
diese Bedingungen allesamt erfiillt sind, ist das primére Entwurfsziel die Minimierung der
Rauschbeitréige der Bauelemente zum Gesamtrauschen des Systems bei gleichzeitig moglichst
geringer Leistungsaufnahme. Aufgrund der Vielzahl der Parameter und Entwurfsoptionen
ist jeder mogliche Entwurf stets nur als ein Versuch der Anndherung an das Optimum zu
verstehen, der beziiglich seiner Entwurfsentscheidungen nur teilweise motiviert werden kann.
Der Schaltplan der Verstirkerschaltung ohne Gleichtaktregelung entsprechend [86] ist in
Abbildung 4.7 dargestellt.
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Abbildung 4.6: AuBiere Beschaltung der Eingangsstufe des Verstérkersystems.
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Abbildung 4.7: Schaltplan der Verstiarkerstruktur der Eingangsstufe.

Nicht n&her beschriftete Eingéinge der Transistoren sind entweder mit der Gleichtaktregelung
oder Biasspannungen verbunden. Die Grundstruktur des Verstéarkers besteht aus einem
differenziellen Paar, bestehend aus My, und M;j;, mit nachfolgender doppelter Kaskodenstufe,
bestehend aus Ms,, Mg, und Ms,, Msy,. Eine detaillierte Analyse und Begriindung fiir die
Auswahl der vorliegenden Architektur fiir den Entwurf des Ladungsverstéarkers sowie eine

Beschreibung des Entwurfsprozesses kann [81] entnommen werden, weshalb auf eine solche
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in der vorliegenden Arbeit verzichtet wird. Im Folgenden werden die wichtigsten Aspekte des

Verstarkerentwurfs nach [81] zusammengefasst wiedergegeben:

e Der Kaskodenverstérker stellt die typischerweise im Zusammenhang mit Ladungsverstér-
kern verwendetet Schaltungstopologie dar [87]. Im Vergleich zu anderen Verstérkertopo-
logien, beispielsweise klassischen mehrstufigen Verstiarkern zeigt die Kaskodentopologie
den Vorteil, dass auch bei einer geringen Spannungsverstéarkung am Eingangstransistor
die Schaltung so entworfen werden kann, dass der Eingangstransistor das Rauschen der

Schaltung dominiert [81].

e In Bezug auf das Rauschverhalten zeigt der teleskopische Kaskodenverstéirker das

geringste zusétzliche Rauschen [81].

e Die gefaltete Kaskodenschaltung nach Abbildung 4.7 besitzt durch die zusétzlich not-
wendige Stromquelle, bestehend aus My,, My, und Rgeg2 eine weitere Rauschquelle im
Vergleich zur teleskopischen Kaskodenschaltung. Die gefaltete Kaskodenschaltung wird
trotzdem fiir den Entwurf gewéahlt, da bei dieser kein Offset zwischen der Gleichtakt-
spannung am Eingang und Ausgang der ersten Stufe auftritt. Teleskopische Kasko-
denschaltungen zeigen hingegen ein solches Offset, das durch eine zusétzliche Stufe

kompensiert werden muss.

e Es wird jeweils ein zusatzlicher Kaskodentransistor M,,, Mg, eingesetzt, um den
Miller-Effekt am Eingangstransistor zu reduzieren [87] und um die niedrige intrinsische

Verstarkung der Eingangstransistoren mit geringer Gateldange zu kompensieren [81].

e Kaskodentransistoren, d.h. die Paare M,,, My, M3,, M3, und Ms,, M5, sollten so

ausgelegt werden, dass sie eine moglichst grofie intrinsische Verstérkung aufweisen [81].

e Um das Rauschverhalten zu optimieren, sind die Stromquellentransistoren My,, My,
und Mg,, Mg, so auszulegen, dass die Transkonduktanz g,, moglichst klein ist. Um einen

groen Ausgangswiderstand zu erzielen, sollte gpg ebenfalls moglichst klein sein [81].

e Eine weitere Reduzierung der Rauschbeitrige der Stromquellen ist durch die Verwen-
dung groferer Degenerationswidersténde Rgegz und Rgegs moglich. In diesem Zusammen-
hang ist eine Abwigungsentscheidung zwischen der zu akzeptierenden Verlustleistung
der Degenerationswiderstdnde und der zu akzeptierenden zusétzlichen Rauschbeitrége

der Stromquellen zu treffen.

e Nach den Eingangstransistoren M;,, My, tragen die Stromquellen My,, My, mit Ryego

den zweitgroBten Anteil zum Rauschen des differenziellen Ausgangssignals bei. Grund
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ist, dass durch My,, Myp, und Rgege der grofite Strom fliefit. In der beispielhaften
Dimensionierung nach [86] tragen die beiden Widerstéinde Rgego zusammen 12 % zur

Gesamtrauschleistung des Systems bei.

Aufgrund des differenziellen Aufbaus tragt Rauschen der Versorgungsspannungen und Bi-
asspannungen unter Annahme eines idealen symmetrischen Systems zunéchst nicht zum
Rauschen des differenziellen Ausgangssignals bei [81]. Dies stellt einen Vorteil des differenzi-
ellen Ladungsverstéirkers dar, da andernfalls im Kontext der Verstédrkung niederfrequenter
Signale die Verwendung von Tiefpassfiltern an den Biasspannungen und Versorgungsspan-
nungen notwendig ist, die typischerweise mithilfe externer Kapazitéiten realisiert werden
miissen.

Auf eine exakte Beschreibung der Auslegung der einzelnen Transistoren und Arbeitspunkte
derselben wird an dieser Stelle verzichtet, da die wichtigsten Entwicklungsschritte des Entwurfs
eines Ladungsverstiarkers durch die Auslegung des Eingangstransistors und die Festlegung
der Schaltungstopologie gegeben sind. Die Auslegung der weiteren Transistoren kann mit
den klassischen Methoden des Schaltungsentwurfs erfolgen.

Weitere Informationen zu dem Verhalten und der Auslegung der verschiedenen Varianten
des differenziellen Verstérkers konnen Abschnitt 5.1 entnommen werden. In Anhang A wird

der praktische Betrieb der verschiedenen Varianten des Verstérkers erlautert.

4.1.2.2 Gleichtaktregelung

Der vollstindig differenzielle Verstiarker nach Abbildung 4.7 benétigt zur Festlegung der
Gleichtakt-Ausgangsspannung eine Gleichtaktregelung. Im Fall der Eingangsstufe des Ver-
starkers wird eine Gleichtaktregelung bestehend aus zwei degenerierten differenziellen Paaren
verwendet, die den Strom der Fulpunktstromquelle M7 nach Abbildung 4.7 vorgibt [23]. Der
Schaltplan der Gleichtaktregelung ist in Abbildung 4.8 dargestellt.

Das Konzept der Schaltung ist [23] entnommen.

Die Gleichtaktspannung ist durch den Mittelwert von ¢, und .5 gegeben. Die differenzi-
ellen Paare My, und Mg}, sowie Mg, und Mgq vergleichen jeweils eine der Ausgangsspannungen
des Verstirkers mit den Referenzwert der Gleichtaktspannung @cag ref-

Durch die Summenbildung der Drainstréme von Mg, und Mg, wird ein Strom berechnet, der
die Abweichung der Ausgénge des Verstérkers von der Referenz-Gleichtaktspannung représen-
tiert. Dieser Strom definiert {iber den Stromspiegel Mg, und M7 nach Abbildung 4.7 den Fuf3-
punktstrom des differenziellen Paares des Verstérkers, der die Gleichtakt-Ausgangsspannung
des Verstérkers bestimmt.

Die Widersténde Rgegs der degenerierten differenziellen Paare werde eingesetzt, um den

Spannungsbereich von @,usi — @aus— 2z vergréfern, in dem die differenziellen Paare ein
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Abbildung 4.8: Schaltplan der Gleichtaktregelung der Eingangsstufe [23]. Nicht bezeichnete
Potenziale sind mit Biasspannungen verbunden.

niherungsweise lineares Verhalten aufweisen. In Bezug auf die Dimensionierung der Gleicht-

aktregelung zu beachtende Punkte fiir den vorliegenden Verstéirker konnen [81] entnommen

werden.

4.1.2.3 Ausgangstreiber

Die Eingangsstufe des Verstéirkers weist einen begrenzten Strom in Ausgangspfad auf und ist

daher nur bedingt geeignet, um externe Lasten zu treiben. In der Schaltung wird deshalb als

Ausgangstreiber ein Pufferverstéirker auf Basis eines vollstéindig differenziellen Differenzver-

starkers nach [88] verwendet. Der Pufferverstérker ist als nicht invertierender Verstéirker nach
Abbildung 4.9 verschaltet. Der Schaltplan des Verstérkers ist in Abbildung 4.10 gegeben.
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Abbildung 4.9: AuBere Beschaltung des Ausgangstreibers nach [88].
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Abbildung 4.10: Schaltplan des Ausgangstreibers. Die Schaltung basiert auf [88].

Die erste Differenzstufe besteht aus den differenziellen Paaren Miy, bis Misq. Die zweite
Differenzbildung erfolgt iiber die Summation der Strome am Drain von Mjs, und M;sy.
Von der Eingangsstufe abgesehen, entspricht die Topologie des Verstiarkers dem Aufbau
eines klassischen dreistufigen Operationsverstiarkers mit jeweils einem Transistor My4., Mg,
in Sourceschaltung in der zweiten Stufe und jeweils einem Sourcefolger Mig., Mg, als
Ausgangsstufe [23].

Entscheidende Entwurfskriterien sind im Fall des Ausgangstreibers die Bandbreite des
Verstarkers und das Rauschverhalten unter Einhaltung einer begrenzten Leistungsaufnahme.
Auf die Implementierung einer Gegentakt-Ausgangsstufe wird verzichtet, da aulerhalb der
integrierten Schaltung die Verwendung weiterer Operationsverstéarker vorgesehen ist, sodass
die zu treibende Last begrenzt ist.

Die Gleichtaktregelung des Pufferverstirkers basiert auf [23] und besteht aus einer einfachen
Differenzstufe. Die Gleichtaktspannung des Ausgangs wird mittels eines Spannungsteilers
ermittelt. Der Schaltplan ist in Abbildung 4.11 dargestellt.

Fiir alle realisierten differenziellen Verstarker wird der gleiche Pufferverstérker verwendet.
Da dieser Verstéarker nicht im Fokus der Arbeit steht, erfolgt keine spezifische Optimierung.
Die wichtigsten simulierten Parameter unter Annahme typischer Prozesseigenschaften bei
T = 300K sind in Tabelle 4.1 gegeben.

Tabelle 4.1: Simulierte Parameter des Ausgangstreibers.

UDD USS Pges deB Sn,th fc Un,rms
1,5V —-18V 6,1 mW 71MHz 7,3-10716 }I/—i 10kHz 60 uV
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¢PcMFBBU ©

Aufgrund einer 3 dB-Bandbreite von ca. 7 MHz ist der Verstéarker fiir alle realisierten diffe-
renziellen Verstirker geeignet. Der Grofiteil der aufgenommenen Leistung, 4,8 mW entfillt
auf die Ausgangsstufe des Verstarkers, d.h. auf die jeweiligen Transistoren Mig,, M1g, und
Mi7., Mi7, nach Abbildung 4.10.

4.2 Unipolarer Ladungsverstirker

Der unipolare Ladungsverstérker stellt die typische Form der Ausfiihrung eines Ladungsver-
stiarkers dar [8]. Der Grund fiir die Verwendung dieser Architektur ist auf die Eigenschaften
des Ausgangssignals der meisten Ladungsdetektoren zuriickzufithren. Typischen Detektoren,
die influenzierte Ladungen auswerten, weisen nur eine einzelne Elektrode auf [1] oder erzeugen
Signale, die sowohl einen Gleichtaktanteil, als auch einen Gegentaktanteil enthalten [6]. In
diesem Fall wiirde eine differenzielle Auswertung Teile der Signalinformation unterdriicken.
Die Verwendung von differenziellen Verstéirkern zur Auswertung unipolarer Signale, wobei
einer der Einginge des Verstéarkers mit einem Bezugspotenzial verbunden wird, ist fiir die
hier betrachtete Anwendung nicht optimal, da der zusétzliche Eingangstransistor Rauschen
zu dem System beitréigt, ohne dass sich in einem idealen System in Bezug auf die Verstarkung

Vorteile ergeben.

Im Rahmen der Arbeit wird ein unipolarer Ladungsverstérker entworfen, der fiir die Erkennung
schneller Staubpartikel vorgesehen ist. Die Realisierung erfolgt in einer 130-nm-Technologie.
Die Auslegung des Eingangstransistors wird ausfiihrlich in Abschnitt 3.2.2 betrachtet.

Zusammengefasst ist das Ergebnis der dortigen Betrachtungen, dass als Eingangstransistor
ein PMOS-Transistor mit 5 nm Gateoxid verwendet werden soll, fiir den gilt L = 300 nm
und Ip/W = 2...4A/m. Die Gateweite ist so zu wéhlen, dass Cqog = Cger + Cr. Um die

Leistungsaufnahme zu reduzieren wird in diesem Entwurf I/WW ~ 2 A/m gewahlt.
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Nach der Festlegung der Dimensionierung des Eingangstransistors besteht die Herausforderung
des Schaltungsentwurfs in der Entwicklung einer Verstérkerarchitektur um den vorgegebenen
Eingangstransistor, die die Anforderungen in Bezug auf die Entwurfsspezifikationen erfiillt.
Entscheidende Spezifikationen sind unter anderem die Bandbreite des Verstéarkers, das
zusétzlich erzeugte Rauschen und die Leistungsaufnahme des Verstéarkers.

Um den Verstéarker mit unterschiedlichen Detektoren einsetzen zu kénnen, besteht das zusétz-
liche Ziel, dass die Kapazitit des Eingangstransistors des Verstérkers angepasst werden kann.
In dem im Folgenden gezeigten Entwurfsprozess wird die Anpassung der Eingangskapazitét
durch die Parallelschaltung mehrerer Verstarkergrundzellen erreicht.

Eine Verstirkergrundzelle besteht aus einem vollstédndigen, in sich abgeschlossenen Verstérker,
der durch die Verbindung verschiedener interner Potenziale mit weiteren Grundzellen zu

einer Gesamtkonfiguration verschaltet werden kann.

Dieser Ansatz bietet den Vorteil, dass der Entwurf der Verstéarkergrundzelle mehrfach genutzt
werden kann. Nachteilig ist, dass auch die Ausgangsstufe durch die Parallelschaltung mehrfach
auftritt, was zu einer erhohten Leistungsaufnahme fiithrt. Auch Parameterschwankungen
zwischen den einzelnen Verstarkergrundzellen kénnen das Verhalten der Gesamtkonfiguration
unter Umstédnden negativ beeinflussen.

Zur Orientierung zeigt Abbildung 4.12 die dulere Beschaltung des Verstérkers. Der inver-
tierende Verstirker besteht aus der entsprechenden Anzahl an Verstéirkergrundzellen, die
Riickkoppelung ist von diesen zunéchst unabhéngig ausgefithrt und besteht aus der Riick-
koppelkapazitat und einem als Pseudowiderstand implementierten Riickkoppelwiderstand.
Ein Testsignal kann iiber die Stromquelle iy in den Verstérker eingespeist werden. Es wird
in den néchsten Abschnitten zuerst auf den Entwurf der Verstarkergrundzelle eingegangen,

danach wird die Verschaltung der einzelnen Zellen gezeigt.
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Abbildung 4.12: Vereinfachte dulere Beschaltung des unipolaren Ladungsverstéirkers.
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4.2.1 Entwurf der Verstirkergrundzelle

Grundlage des Verstarkerentwurfs ist erneut die Architektur des Kaskodenverstérkers, die
Begriindung fiir diese Entscheidung ist dquivalent zu derjenigen fiir den differenziellen
Verstarker nach Abschnitt 4.1.2.1. Ein Schaltplan des Verstéirkers ist in Abbildung 4.13
gegeben.
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Abbildung 4.13: Schaltplan der Verstédrkergrundzelle.

Die Zielspezifikation fiir den Frequenzbereich des Verstérkers wird teilweise anhand der
systematischen Analyse nach Abschnitt 3.2.2 fiir den kurzen Detektor abgeleitet. Als er-
forderlich ergibt sich dort der Bereich von 1kHz bis 20 MHz. Um auch Signalanteile zu
erhalten, die {iber der 3-dB-Grenzfrequenz des Ladungsimpulses im Frequenzbereich liegen
und Einfluss auf die Varianz des Auftrittszeitpunkts haben, wird der Verstéarker optional fiir
einen Frequenzbereich bis fsqg = 50 MHz ausgelegt.

Die Grundarchitektur des Verstirkers besteht aus einer verstiarkten Kaskodenschaltung [89]
(engl. Gain Boosted Cascode Amplifier), gefolgt von einer Sourcefolger-Ausgangsstufe.

Fiir die Weite des Eingangstransistors M; wird Wy = 1,2 mm festgelegt, Dies entspricht
naherungsweise dem Wert nach Tabelle 3.3 und fiihrt zu einer Gatekapazitat von Cgg =
1,9pF.

In Bezug auf die Dimensionierung der weiteren Transistoren des Verstdrkers steht das

Rauschverhalten derselben im Vordergrund. Durch die teleskopische Kaskodenstruktur mit
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dem Kaskodentransistor My kann das Rauschen der Stromquellen im Vergleich zur gefalteten
Kaskodenstruktur reduziert werden [81]. Um den Ausgangswiderstand der ersten Stufe und
die von diesem abhéngige Verstarkung zu erhchen, wird ein verstiarkter Kaskodenverstarker
nach [89] eingesetzt. Dieser zeichnet sich dadurch aus, dass Anderungen in der Drain-Source-
Spannung von M; durch den Transistor M3 verstirkt an My angelegt werden. Unter der
Annahme gngS >> 1 und der Annahme identischer Parameter fiir My, My, M3 und Myq folgt
fiir den Ausgangswiderstand am Drain von M, vereinfacht [81]:

I 1

C—_— 4.14
2-gbs 9ps (4.14)

Rgpe =

Daraus folgt, dass der Ausgangswiderstand im Vergleich zur normalen Kaskodenschaltung
ca. um die Spannungsverstiarkung der Schaltung Mj / My erhoht wird [81]. Dies ermoglicht
es, trotz einer niedrigen intrinsischen Verstarkung der Transistoren, eine hohe Verstarkung
zu realisieren. Nachteilig an der verstirkten Kaskodenschaltung ist, dass M3 und My bzw.

Rgeg1 zusétzliches Rauschen zu dem System beitragen [81].

Auch die Stromquelle der Kaskodenstufe, bestehend aus My, M5 und Rgeg2, wird als verstérkte
Kaskodenstromquelle ausgefiihrt. Die Degenerierung erfolgt, um das Rauschen von M5 zu
reduzieren. Die Simulation unter Annahme typischer Prozessbedingungen ergibt, dass ca. 62 %
der Rauschleistung im Frequenzbereich von 1kHz bis 50 MHz durch den Eingangstransistor

generiert werden.

Den zweitgrofiten Rauschbeitrag leistet Rgego, der ca. 19 % der Rauschleistung beitrégt. Der
Rauschbeitrag von Rgee2 konnte weiter reduziert werden, indem der Spannungsabfall {iber
Rgego vergrofiert wird. Im vorliegenden Fall betrégt die Versorgungsspannung des Verstérkers
Upp — Uss = 2,5V. Der Spannungsabfall iiber Rgego betrégt simuliert 200 mV. Die Daten der
Transistoren bei typischen Prozessbedingungen und 7" = 300 K sind in Tabelle 4.2 gegeben.

Die Parameter der weiteren Komponenten werden in Tabelle 4.3 gezeigt.

Nicht dargestellt ist die Schaltung fiir die Erzeugung der Biasspannungen. Diese werden iiber
Stromspiegel aus einem Referenzpfad abgeleitet. Aufgrund des unipolaren Aufbaus wirkt
sich das Rauschen der Biasspannungen direkt auf das Rauschen des Verstirkers aus. Es
werden deshalb fiir alle Biasspannungen Tiefpassfilter eingesetzt, die grofitenteils externe
Filterkapazititen verwenden. Die Werte der Filterkapazitdten hédngen von der verwendeten
Verstérkerkonfiguration ab. Beispielhafte Werte konnen Abschnitt 5.2.1 entnommen werden.
Die nominale Stromaufnahme der gesamten Verstiarkergrundzelle betrédgt in der Simulation

Ipes = 4,3mA.
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Tabelle 4.2: Parameter der Transistoren des unipolaren Verstérkers.

Nr. Typ w L Ip Jm Rauschbeitrag
1 pmos25 12mm 300nm 2,3mA 28mS  62%

2 pmos25 550 pm  280nm  2,3mA  21mS

3 pmos25 200pum  600nm  490pA 3, 7mS  6,5%

4 nmoslvt2d  130pm  280nm  2,2mA  20mS

5  nmoshvt 300pm  390nm  22mA  27TmS  44%

6  nmos25 100 gm  360nm  325puA  4,7mS  0,07%

7  pmos25 600 pm  300nm  675pA  10mS

8  pmoslvt25  144pum  600nm 675 A 4,3mS

9  pmoslvt25 60 um 600nm  325uA  2,0mS

—_
e}

nmoslvt25 72 ym 600nm 490 A 4,6mS  1,8%

Tabelle 4.3: Parameter der weiteren Komponenten des Verstérkers.

Komponente Wert  Rauschbeitrag

Raeg! 5000 24%
Raeg2 200 189%
Rc 20 k2

Cc 400 fF

In Bezug auf die Stabilitdt der Verstarkergrundzelle sind sowohl die &uflere Riickkoppelschleife
nach Abbildung 4.12, als auch die internen Riickkoppelschleifen, bestehend aus My und Ms
sowie M4 und Mg zu beriicksichtigen. Um die Stabilitét sicherzustellen, wird die Kompensation
nach Tabele 4.3 eingesetzt. Mit diesen Elementen und C; = 250 fF und Cye; = 2,5 pF folgt
fiir die Riickkoppelung iiber Cf in der idealen Simulationsumgebung ein Phasenrand von 60°

und fiir die verstarkten Kaskodenstufen ein minimaler Phasenrad von 40°.

Erste Messungen zeigten, dass die Schaltung anfillig ist fiir Schwingungen im Gigahertz-
Bereich. Eine mogliche Ursache fiir dieses Verhalten ist die Induktivitéit der Bonddrdhte. Am
Eingang des Verstérkers beeinflusst die Induktivitdt des Bonddrahts bei hohen Frequenzen
den Riickkoppelfaktor des Verstarkers, da die Impedanz der Schaltung aus Bonddraht, Verbin-
dungsleitung zur Detektorelektrode und Kapazitit des Detektors Teil des Spannungsteilers
ist, der den Riickkoppelfaktor des Verstérkers festlegt.
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Zusatzlich zeigt sich, dass auch die Impedanz der externen Filterkapazitdten der Biasspan-
nungen einen negativen Einfluss auf die Stabilitét der verstarkten Kaskodenstufen hat. Auch
die Induktivitdt der Versorgungsspannungen des Verstérkers erweist sich als eine potenzielle

Ursache der beobachteten Schwingungen.

Um die Stabilitdt zu verbessern, wird der Verstéarker deshalb am Eingang mit einem im
Reihe geschalteten verlustbehafteten Ferritfilter betrieben. Zusétzlich wird der Verstarker von
den folgenden Verstarkerstufen abgeschirmt. Dies ermdglicht es, einen Zustand zu erreichen,
in dem der Verstérker charakterisiert werden kann. Fiir zukiinftige Entwiirfe sollte der
Anteil der integrierten Pufferkapazititen erhoht werden und die Stabilitéat der verstéirkten
Kaskodenstufen unter Beriicksichtigung der Impedanz der Pufferkapazititen verbessert
werden.

In Abbildung 4.14 ist die resultierende simulierte ENC-PSD des Verstédrker im Vergleich
zur simulierten ENC-PSD des Eingangstransistors dargestellt. Es gilt Cyey = 1,74 pF. Ein
iiberproportionaler Anstieg des Rauschens zeigt sich bei sehr niedrigen Frequenzen. Das
zusétzliche Rauschen in diesem Frequenzbereich wird durch die Transistoren des Riickkoppel-
Pseudowiderstands verursacht. Diese werden durch pmos25-Transistoren mit W = 300 nm
und L = 400 nm realisiert.

Entsprechend der Ergebnisse der theoretischen Betrachtung nach Abbildung 2.7 und dem
Arbeitspunkt des Pseudowiderstands sollte dieser eine um circa den Faktor 20 geringere
Rauschleistung aufweisen, als in der Simulation zu beobachten ist. Es ist daher davon
auszugehen, dass das Rauschverhalten des Transistors in diesem Arbeitspunkt nicht richtig
modelliert ist.

Es ergibt sich daher eine ndherungsweise gleichméflige relative Erhéhung der spektralen
Rauschleistung im Verhéltnis zum Referenzfall, die durch eine erhéhte Leistungsaufnahme

weiter hatte reduziert werden konnen.
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Abbildung 4.14: ENC-PSD des Eingangstransistors entsprechend der Modellierung in Mat-
lab und ENC-PSD entsprechend der Schaltplan-Simulation.

4.2.2 Verschaltung der Grundzellen

Um die Eingangskapazitéit des Verstéirkers an die Kapazitat des Detektors anzupassen, werden
mehrere Verstirkergrundzellen zusammengeschaltet. Dies ist in Bezug auf das Rauschver-
halten vorteilhaft, wenn die Ladung von Detektoren mit grofler Apertur und entsprechend
groferer Detektorkapazitdat ausgewertet werden soll. Die Verschaltung erfolgt, indem der
Eingang, der Ausgang, die Knoten der Biasspannungen und das Potenzial ¢, nach Ab-
bildung 4.13 mit den entsprechenden Anschliissen der weiteren Grundzellen verbunden

werden.

Die Konfiguration erfolgt entweder durch die Verdrahtung mehrerer Zellen auf dem Chip,
oder mithilfe externer Bonddrihte. Dieser Ansatz biete den Vorteil, dass im Vergleich zur
Verwendung von aktiven Schaltern, sehr hohe, bzw. sehr niedrige Impedanzen im getrennten
respektive verbundenem Zustand der Konfigurationsverbindungen erreicht werden kénnen.
Dies ist fiir den Eingang des Verstédrkers von hoher Relevanz, da zusétzliche Kapazita-
ten, Leckstrompfade und zusétzliche Serienwiderstinde einen negativen Einfluss auf das

Rauschverhalten des Systems haben.

Ein weiterer Vorteil dieses Ansatzes besteht darin, dass das Layout der Verstéirkergrundzelle
fiir alle Konfigurationen wiederverwendet werden kann. Auch ist es so einfach, einen konstante

Stromdichte fiir den Eingangstransistor zu realisieren.
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Wiirde ein Verstéirker derart realisiert, dass nur die Weite des Eingangstransistors angepasst
wird, so miissten auch die restlichen Komponenten des Strompfades des Eingangstransistors
sowie die Elemente der Kompensation angepasst werden, um den optimalen Arbeitspunkt

der Stromquellen in Bezug auf das Rauschverhalten und die Stabilitdt des Systems zu erhalten.

Um eine konstante Bandbreite fiir verschiedene Konfigurationen zu erreichen, wird die Riick-
koppelkapazitit proportional mit der Anzahl der verbundenen Verstérkergrundzellen erhoht.
Daraus folgt, dass die Ladungsverstiarkung fiir groflere Konfigurationen entsprechend abfallt.
Um die die parasitiare Kapazitiat zur Masse am Eingang des Verstéarkers zu reduzieren, wird die
erforderliche Riickkoppelkapazitét zum Teil in Form einer Abschirmung der Eingangsleitung
zu den restlichen Elementen der Schaltung realisiert.

Ein signifikanter Nachteil des beschrieben Ansatzes ist, dass die verschiedenen Segmente,
beispielsweise des Eingangstransistors, nicht unmittelbar nebeneinander angeordnet werden
konnen. Die daraus resultierenden ortsabhéngigen Parameterschwankungen der Transistoren
konnen dazu fithren, dass zwischen den einzelnen Verstidrkergrundzellen Abweichungen in
der Stromdichte des Eingangstransistors auftreten, die sich negativ auf das Rauschverhalten
des Verstérkers auswirken.

Um diesen Effekt zu minimieren, werden 11 Verstérkergrundzellen auf einem Die integriert.
Diese sind intern in einer Konfiguration mit 7 Verstédrkergrundzellen, einer Konfiguration mit
3 Verstérkergrundzelle und als einzelne Grundzelle verschaltet. So ist es moglich, entweder eine
geeignete interne Konfiguration direkt zu verwenden oder mehrere interne Konfigurationen

parallel zu schalten, wobei jeweils nur lokale Parameterschwankungen auftreten.

4.3 Reduzierung des Rauschens durch schaltungstechnische

Maf3inahmen

Die bisher betrachteten Verstarkerarchitekturen werden fundamental in Bezug auf ihr Rausch-
verhalten durch das Rauschen des Eingangstransistors begrenzt. Im Folgenden wird kurz
betrachtet, ob mithilfe bekannter Verfahren der Rauschreduzierung das Rauschverhalten des
Eingangstransistors weiter verbessert werden kann.

In [81] wird gezeigt, dass das klassische Zerhacken (engl. chopping) des Eingangssignals zur
Reduzierung des 1/f-Rauschen des Verstarkers fiir Ladungsverstiarker aufgrund der hohen
Impedanz des Detektors nicht geeignet ist.

Ein potenzielles weiteres Verfahren, das zur Reduzierung des 1/f-Rauschens geeignet ist, ist

die periodische Umschaltung des Arbeitspunkts des Eingangstransistors von der Inversion in
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die Akkumulation [39,90]. Eine potenzielle Realisierung fiir kapazitive Signalquellen wird
in [91] gezeigt.

Im Rahmen der Arbeit wurde die Eignung dieses Verfahrens im Zusammenhang mit der
Verwendung der 350-nm-Technologie fiir die Detektion langsamer Staubpartikel evaluiert.
Da der Effekt der Reduzierung des 1/f-Rauschens durch die periodische Umschaltung des
Arbeitspunkts in den verfiigharen Modellen nicht modelliert ist, erfolgt die Charakterisierung
mithilfe einer Testschaltung.

Die Vermessung der Testschaltung zeigt, dass in diesem Fall bei einer Umschaltfrequenz
von 500kHz die PSD des 1/f-Rauschen des PMOS-Transistors um ca. 1,7dB zusétzlich
reduziert werden kann. Ein dhnlicher Wert (1,4dB) wird in [92] fiir NMOS-Transistoren
einer 350-nm-Technologie genannt. Aufgrund der geringen Reduzierung des Rauschens fiir
die in dieser Arbeit eingesetzte Technologie wird der Ansatz im Rahmen der Arbeit nicht
weiterverfolgt.

Es ist zu beachten, dass in anderen Halbleitertechnologien teilweise eine deutlich stérkere
Reduzierung des 1/f-Rauschens durch die periodische Umschaltung des Arbeitspunkts beob-
achtet wird [92]. Diese Technologien wéren aber nur unter der Pramisse eines bereits vorher
geringen 1/f-Rauschens fiir die Verwendung in Ladungsverstéirkern entsprechend der hier
betrachteten Anforderungen interessant.

Die notwendigen Untersuchungen verschiedener Halbleiterprozesse in Bezug auf das Verhalten
unter zyklostationdrer Anregung konnten aufgrund begrenzter Ressourcen nicht durchgefiihrt
werden, sodass keine abschlieBende Aussage beziiglich der potenziell vorteilhaften Verwendung

des Verfahrens im Zusammenhang mit anderen Technologien getroffen werden kann.
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5 Charakterisierung implementierter

Verstarker

Im Folgenden wird die Charakterisierung verschiedener implementierter Varianten der zuvor
betrachteten Entwiirfe der Ladungsverstarker gezeigt. Der Schwerpunkt der Untersuchungen
liegt auf dem differenziellen Ladungsverstirker nach Abschnitt 4.1, der primér fiir die
Detektion von Ladungspartikeln im unteren Geschwindigkeitsbereich von ca. 10 % bis ca.

20 kTm vorgesehen ist.

Werden Detektoren mit langer Anstiegszeit verwendet, konnen bestimmte Varianten des
differenziellen Verstéarkers auch fiir die Detektion schneller Partikel im Bereich bis Viar =

100 kTm eingesetzt werden.

Im zweiten Teil erfolgt die Vermessung des unipolaren Verstérkers nach Abschnitt 4.2, der
nur fiir die Verwendung im oberen Geschwindigkeitsbereich geeignet ist.
Zuletzt werden beispielhaft einige Ergebnisse der Vermessung mit dem Staubbeschleuniger

gezeigt.

5.1 Verstérker fiir den unteren Geschwindigkeitsbereich

Als grofite Herausforderung im Zusammenhang mit der Vermessung des Ladungsverstérkers
fiir den unteren Geschwindigkeitsbereich erweist sich die Herstellung von Bedingungen, unter
denen das Rauschen des Systems durch das Rauschen des Ladungsverstirkers dominiert
wird. Von entscheidender Bedeutung ist in diesem Zusammenhang die Auswahl geeigneter

Werkstoffe im Bereich des Feldes des ladungssensitiven Eingangs [15].

Bei der Vermessung in-situ mit Detektor treten neben den elektronischen Rauschquellen
weitere mechanischen Rausch- und Storquellen auf, die eine Charakterisierung des Verstérkers
weiter erschweren, sodass die Vermessung im Folgenden primér in einer Testumgebung erfolgt,

die anstelle des Detektors einen dquivalenten kompakten Kondensator aufweist.
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5.1.1 Messumgebung

Der typischerweise eingesetzte Messaufbau ist in Abbildung 5.1 gegeben. Mithilfe eines
Funktionsgenerators wird ein Testsignal in den Verstérker eingespeist. In den meisten Féllen
wird nur an einem der differenziellen Eingéinge, test o, €in Eingangssignal angeschlossen. Fiir
den anderen Eingang gilt dann s, = 0 V. Dieses Vorgehen wird deshalb gewéhlt, da im
realen Anwendungsszenario auch kein vollstindig differenzielles Signal auftritt. Eine genauere

Erlduterung kann Abschnitt 4.1.1 entnommen werden.
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Abbildung 5.1: Schematische Darstellung des Messaufbaus.

Fiir die systematische Vermessung, insbesondere im Zusammenhang mit Testkapazitéten,
die zwischen den beiden Eingéingen des Detektors platziert sind, werden beide Testeingénge
mit gleicher Phase verwendet, sodass sich die differenziell eingespeiste Ladung am Eingang
verdoppelt. Die im folgenden angegeben Ladungsverstiarkungen beziehen sich dabei stets auf
die insgesamt eingespeiste Ladung. Daraus folgt mit Utest,b = 0V im Falle der einseitigen

Messung;:

Qtest ~ Ctest ' (Utest,a + Utest,b) (51)

Das Ladungssignal wird in den Ladungsverstéarker-ASIC eingespeist, der in Abbildung 5.1
vereinfacht als direkt riickgekoppelter Verstérker mit Ausgangstreiber dargestellt ist. Der La-
dungsverstérker wird periodisch durch einen Riicksetzimpuls mit ¢, pus = Uss zuriickgesetzt.
Wihrend der Messung befinden sich die Riicksetz-MOSFETs im Unterschwellenwertbereich
mit Qr mess = 0'V.
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Die Frequenz, mit der eine Riicksetzung des Verstéarkers erforderlich ist, hédngt entscheidend
von den Leckstromen des Detektors bzw. der Testkapazitdt und der ESD-Schutzschaltung ab.
In typischen Szenarien ist es ausreichend, den Verstérker nach ca. 10 Sekunden zuriickzusetzen.
Um Offsetspannungen zu reduzieren, die primér ebenfalls durch Unterschiede der Leckstréme
auftreten, wird das Ausgangssignal des Pufferverstiarkers mit einem Hochpass gefiltert, bevor
es weiter verstarkt wird. Fiir die Verstarker OPA; und OPA, wird ein LMP7716 von Texas
Instruments eingesetzt. Bei dem OPA3 handelt es sich um einen THS4551, der ebenfalls von
Texas Instruments vertrieben wird. Sind keine abweichenden Werte angegeben, werden in

dem Messaufbau die Bauelemente nach Tabelle 5.1 eingesetzt.

Tabelle 5.1: Parameter des Messaufbaus.

Ry Ry Rs Raus Ry, Ch
150 k€2 300 €2 1,5k 50 Q2 50 Q2 300 nF

Daraus folgt eine untere 3-dB-Grenzfrequenz von fsqp = 3,6 Hz und eine weitere nominale
Verstiarkung der Ausgangsspannung des Ladungsverstiarkers um den Faktor Ay = 2,5. Es
ist zu beachten, dass auch der Ladungsverstiarker an sich eine untere 3-dB-Grenzfrequenz
aufweist, die durch den resistiven Pfad der Riickkoppelung hervorgerufen wird. Diese liegt
circa eine Groflenordnung unter der 3-dB-Grenzfrequenz des externen Hochpassfilters. Fiir

Cr = 100 fF folgt fiir die Ladungsverstirkung des gesamten Messaufbaus:

U, \%
Ag = =2 =25 — 5.2
@ Qtest pC ( )

Die Widerstdnde Rj, représentieren die Abschlusswiderstdnde des Oszilloskops, das zur
Aufzeichnung der Ausgangsspannung eingesetzt wird. Die Messung des Ausgangssignals kann
differenziell entsprechend Abbildung 5.1 durchgefithrt werden. Alternativ erfolgt teilweise
auch die Messung an einem der Ausgéinge des differenziellen Verstérkers, da sich gezeigt hat,
dass der Gleichtaktanteil des Ausgangssignals von OPAj keinen relevanten Einfluss auf das
Messergebnis hat. Fiir die Ladungsverstiarkung folgt in diesem Fall Aqsp = 1/2Ag = 12,5 plc
fiir C¢ = 100 fF.

Um das Rauschen der Versorgungsspannungen des Verstérkers zu reduzieren, wird die Be-
triebsspannung der Verstéarker des Messaufbaus iiber lineare Spannungsregler stabilisiert.
Eingesetzt werden die Typen TPS7A3001 und LP5907, die beide von Texas Instruments her-
gestellt werden und sich durch eine geringe Rauschleistung [93,94] in der Ausgangsspannung

auszeichnen. Die zur Vermessung eingesetzten Geréte sind in Tabelle 5.2 verzeichnet.



108 5 Charakterisierung implementierter Verstéarker

Tabelle 5.2: Im Messaufbau eingesetzte Gerite.

Einsatzzweck Hersteller Bezeichnung
Erzeugung des Testsignals Keysight 33600A
Messung des Signals Rohde & Schwarz RTO 1044
Erzeugung des Riicksetzimpulses HP 8012A
Messung von Kapazitéten Boonton Electronics 75 D
Messung von Kapazitéiten HP 4280A
Netzteil Rohde & Schwarz NGT 20

Das Ausgangssignal des Systems wird mit einem Echtzeit-Oszilloskop aufgezeichnet und
anschliefend mit Matlab weiter verarbeitet. Die Erzeugung des Eingangssignals erfolgt mit
einem Funktionsgenerator, der ebenfalls iiber Matlab angesteuert wird. Die Verarbeitung der

Messergebnisse mit Matlab ist Gegenstand des folgenden Abschnitts.

5.1.2 Verarbeitung der Messergebnisse

Die Vermessung des Verstéarkers mithilfe des Echtzeit-Oszilloskops liefert zunéchst ein Signal
im Zeitbereich, das nur eingeschriankt Riickschliisse auf das Rauschverhalten des Systems
ermoglicht. Um eine Interpretation des Messergebnisse zu ermoglichen, wird deshalb aus dem
Signal im Zeitbereich die spektrale Rauschleistungsdichte der Ausgangsspannung geschétzt.
Um Aliasing-Effekte zu minimieren, wird das Signal bereits im Oszilloskop mit einem Tiefpass

gefiltert, dessen Grenzfrequenz unter der Nyquist-Frequenz der jeweiligen Abtastrate liegt.

Die Parametrierung der Aufzeichnungsdauer und der Abtastrate des Oszilloskops erfolgt

anhand des zu messenden Frequenzbereichs des Spektrums. Die niedrigste auflésbare Frequenz

ist gegeben durch fepekt,min = ﬁ mit der Aufzeichnungsdauer T,ps. Die maximal auflésbare
Frequenz ergibt sich aus der Nyquist-Frequenz mit fx = % . 7‘? = = % . Tl, wobei Vg, die Anzahl

der abgespeicherten Punkte pro Aufzeichnungsvorgang und T, den zeitlichen Abstand der
Abtastzeitpunkte darstellt.

Die Schétzung der spektralen Rauschleistungsdichte erfolgt mithilfe des Verfahrens nach
Welch [95]. Grundlage dieses Schétzverfahrens ist, dass das aufgezeichnete stationére Signal
u(t) im Zeitbereich in mehrere Segmente u,(t) mit p =1, ..., M geteilt wird, fiir die jeweils
ein Periodogramm berechnet wird. Aus dem Mittelwert der Periodogramme wird dann die

geschétzte spektrale Rauschleistungsdichte ermittelt [95].
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Im vorliegenden Fall werden die einzelnen Segmente teilweise separat, d.h. mit zeitlichem
Abstand, mit dem Oszilloskop aufgezeichnet. Zwischen zwei Segmenten wird der Verstérker
in diesem Fall zuriickgesetzt. Als Fenster wird ein Rechteckfenster verwendet. Dies stellt
sicher, dass sowohl die Rauschleistungsdichte, als auch die Amplitude kohérenter Signale
richtig im Spektrum abgebildet wird [96]. Ein Nachteil des Rechteckfensters ist der langsame
Abfall der ausgeprigten Nebenkeulen. Eine Mo6glichkeit den Einfluss der Nebenkeulen zu

reduzieren besteht darin, dass eine ldngere Fensterdauer gewéhlt wird.

Zur Auswertung des Spektrums wird dieses so skaliert, dass die Abtastwerte im Frequenzbe-
reich die Zahlenwerte der kontinuierlichen spektralen Rauschleistungsdichte bei den jeweiligen

Frequenzen approximieren. Mit der diskreten Fouriertransformation [97]:

Wga—1
op= Y up(t=m T)e 7T k=01, 0,1 (53)
m=0
folgt [97,98]:
- 2T, 9 1 2 Vo — 1
S eri y = = 5 gee ey 54
P (f p) \I[sa ‘yk,P| k=f-Tops f Tobs Tobs 2 Tobs ( )

Der Gleichanteil und die Nyquist-Frequenz werden in (5.4) nicht beriicksichtigt, da diese
gesondert zu skalieren sind [98] und im vorliegenden Anwendungsfall nicht relevant sind. Der
Schétzwert der spektralen Rauschleistungsdichte folgt dann durch die Bildung des Mittelwerts
der Periodogramme gperi( fyp) mit p = 1, ..., M, die fiir M unabhingige Segmente des

stationdren Signals berechnet werden. Es ergibt sich [97]:

1 M

g erl 7p (5.5)

p=1

Zur Verifikation kann die Standardabweichung des Signals im Zeitbereich mit dem Ergebnis

der jeweiligen Berechnung im Frequenzbereich verglichen werden.

Die Vermessung der Ubertragungsfunktion des Verstiirkers erfolgt ebenfalls mithilfe des
Spektrums. Dazu wird an den Eingang des Verstérkers ein Sinus-Signal angelegt. Es werden
Frequenzen gewihlt, die exakt auf Frequenzen fallen, die im Spektrum vorhanden sind.
Entsprechend kann der Effektivwert der Spannung direkt aus dem Spektrum ausgelesen
werden. Zur Synchronisierung des Funktionsgenerators mit dem Oszilloskop wird in diesem
Fall die 10-MHz-Referenz des Funktionsgenerators verwendet. Die ENC-PSD folgt dann aus
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der gemessenen Ladungsverstirkung und dem geschéitzten Spektrum mit:

o Su aus
Senc(f) = AQ—SE (5.6)
Q,SE

Eine Herausforderung im Zusammenhang mit der Vermessung der spektralen Rauschleistungs-
dichte iiber einem grofien Frequenzbereich besteht darin, dass die Varianz der geschétzten

spektralen Leistungsdichte nur langsam mit M abnimmt. Es gilt fiir den Grenzfall des weiflen
Rauschens [97]:

e{sn-smn}t
S2(F) = (5.7)

Um eine Standardabweichung von 1% fiir die geschétzte spektrale Rauschleistungsdichte
zu erreichen, wire in diesem Fall die Aufzeichnung von M = 10000 Segmenten notwendig.
Daraus folgt bei einer typischen Segmentdauer von einer Sekunde eine Messdauer von
mehreren Stunden fiir die Berechnung eines Spektrums.

Um den Zeitaufwand fiir eine Messung zu reduzieren, kann ausgenutzt werden, dass fiir die
spektrale Rauschleistungsdichte ein glatter Verlauf zu erwarten ist. Voraussetzung fiir diese
Annahme ist, dass eventuelle schmalbandige Storungen nicht signifikant zur Leistung des
Signals beitragen.

In diesem Fall kann die spektrale Rauschleistungsdichte (PSD) approximiert werden, indem,
bei logarithmischer Darstellung, pro x-Achsen-Abschnitt gleich grofie Segmente gebildet
werden, fiir die jeweils die mittlere spektrale Leistungsdichte berechnet wird. Diese Leistungs-
dichte wird dann der Frequenz, die sich bei linearer Betrachtung in der Mitte des Segments
befindet, zugeordnet.

Insbesondere bei, bezogen auf den Frequenzbereich des Spektrums, hohen Frequenzen er-
moglicht dieses Vorgehen eine genaue Schiatzung der PSD bei gleichzeitig stark reduzierter
Messdauer. Bei relativ niedrigeren Frequenzen steigt die Varianz der Schéatzung aufgrund der
geringeren Zahl der Ergebnispunkte der diskreten Fouriertransformation an und erreicht im
Grenzfall den Wert nach (5.7).

In Abbildung 5.2 sind beispielhaft mehrere Verlidufe fiir 7,,s = 1s und ¥y, = 107 gegeben.
Im ersten Fall wird (5.6) fiir M = 8 berechnet. Zum Vergleich ist das gleiche Ergebnis fiir
M = 1000 gegeben. Es zeigt sich in der Gegeniiberstellung zu M = 8 eine deutlich reduzierte
Varianz. Zuletzt ist erneut ein Ergebnis fiir M = 8 gegeben, das auf dem erwidhnten Verfahren
zur Mittelung der spektralen Leistungsdichte basiert.

Zu beobachten ist, dass die Varianz des gemittelten Ergebnisses hauptséchlich im unteren

Frequenzbereich ansteigt. Die scheinbar niedrigere Amplitude der Storungen fiir den Fall
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Abbildung 5.2: Geschétzte spektrale Leistungsdichte fiir unterschiedliche Messzeiten.

M = 1000 im Vergleich zum Fall M = 8 ist auf Schwankungen in der Frequenz der Storquellen
zuriickzufiithren. Insgesamt ist die Leistung der Storlinien zu klein, um einen signifikanten
Einfluss auf das gemittelte Ergebnis zu haben. Im Folgenden wird daher im Regelfall der
gemittelte Verlauf als Messergebnis betrachtet.

5.1.3 Vermessung auf Hochfrequenzsubstrat

Im Folgenden werden einige représentative Messergebnisse fiir unterschiedliche Verstérke-
rauspragungen und Aufbauverfahren gezeigt.

Zuerst wird ein Verstarker der Variante CSA 1.0 betrachtet. Der Eingang des Ladungsver-
stirkers wird iiber ein RO4003C-Substrat [99] der Rogers Corporation gefiihrt. Zusétzlich
werden die Testkapazitiaten Cle im Substrat integriert. In Tabelle 5.3 sind die wichtigsten
Kenngrofien des Aufbaus gegeben. Die Kapazititsanteile der Bonddréihte koénnen bei der Mes-
sung nicht berticksichtigt werden. Um den Einfluss dieser Kapazitiaten zu reduzieren, weisen
die Eingangspads des Verstéirkers einen Abstand von 415 pm auf. Interne Kapazitiatswerte
sind dem extrahierten Layout entnommen.

Das Hauptaugenmerk bei diesem Messergebnis liegt auf dem Vergleich des gemessenen
Rauschverhaltens mit dem in der Simulation beobachteten Verhalten. Die Messergebnisse des
Rauschens nach Abbildung 5.3 zeigen, dass in dem hier relevanten Frequenzbereich von 10 Hz
bis 1 MHz das Rauschverhalten durch 1/f-Rauschen dominiert wird, das bei Vernachlissigung
der dielektrischen Verluste in der Simulation um ca. eine Gréenordnung iiber dem simulierten
1/f-Rauschen liegt.
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Tabelle 5.3: Eigenschaften Aufbau 1 / Variante CSA 1.0

Eigenschaft Parameter Wert
Weite der Eingangstransistoren Wi 2mm
Linge der Eingangstransistoren Ly, 350 nm
Stromdichte Eingangstransistor In/W 0,6 A/m
Gatekapazitiat des Eingangstr. Schaltplan CeGm 2,2pF
Extrahierte parasitire Gatekapazitét Caap 0,2 pF
Riickkoppelkapazitét Ct 100 tF
Parasitire Eingangskapazitit auf dem Chip Clet,g,int 527 1F bzw. 543 {F
Parasitare diff. Eingangskapazitiat auf dem Chip  C, i int 35 fF
Parasitire Kapazitit auf der Platine Clet,g ext 415 fF
Testkapazitat Clest 508 fF

Im vorliegenden Fall entspricht das beobachtete Rauschverhalten dem Verhalten, das sich in
der Simulation ergibt, wenn fiir die externen Kapazititen ein Verlustfaktor von tand = 1073
angenommen wird. Dieser Wert entspricht in etwa den begrenzten verfiigbaren Daten iiber
das Substrat. Demnach betrigt der Verlustfaktor bei 1 GHz tand = 2,7 - 1072 [99].
Daneben zeigt sich bei sehr niedrigen Frequenzen ein zusétzlicher Anstieg der Rauschleistung,
der zum Teil auf den Einfluss des ohmschen Widerstands des Substrats zuriickzufiihren
ist. Durch die Trocknung des Aufbaus kann der Widerstand des Substrats weiter erhcht
werden. Gleichzeitig sinkt durch die Trocknung auch das 1/f-Rauschen im Frequenzbereich
um 1kHz. Die vermutete Ursache ist, dass im Substrat absorbiertes Wasser zum Teil auch
fiir die dielektrischen Verluste in diesem Frequenzbereich verantwortlich ist.

Als Ergebnis kann festgehalten werden, dass der Aufbautechnik im Zusammenhang mit der
Vermessung der Verstérker eine sehr grofle Bedeutung zukommt. Es ist zu beachten, dass
weitere Hochfrequenz-Substrate existieren, die im GHz-Bereich etwas geringere Verlustwinkel
aufweisen. Als Beispiel sei RF-35HTC von Korea Taconic mit tan 6|i—1ogn, = 7 - 107 [100]
erwihnt. Da sich alle bekannten Hochfrequenzsubstrate im Bereich tan § ~ 10~ bewegen,
wird auf eine systematische Optimierung des Substrats aufgrund fehlender Messwerte fiir den
relevanten Frequenzbereich verzichtet. Zusatzlich weist RO4003C im Vergleich zu anderen
Substraten einen hohen ohmschen Widerstand auf, sodass der Einfluss des thermischen
Rauschens des entsprechenden Widerstands des Substrats auf die Messung durch die Wahl
dieses Substrats minimiert werden konnte.

Wihrend die Verwendung von Hochfrequenzsubstraten aus der Perspektive der Aufbautech-

nik im Zusammenhang mit den hier betrachteten Ladungsverstiarkern zunéchst vorteilhaft
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erscheint, da kostengiinstige Prozessverfahren und Materialien eingesetzt werden koénnen,
so zeigt sich doch, dass die Gefahr besteht, dass die parasitdren Verluste des Materials das
Rauschen des Verstarkers dominieren. In diesem Fall hat die Optimierung des Verstérkers
nur noch einen sehr begrenzten Einfluss auf das Rauschverhalten des Systems.

Im Kontext der Verwendung mit Detektoren kann der Einsatz von Hochfrequenzsubstraten
unter dem Umstand eine Option sein, dass nur ein kleiner Teil der am Eingang auftretenden
Kapazitit als parasitiare Kapazitiat auf der Platine auftritt. Im vorliegenden Fall wiirde die
parasitire Kapazitit auf der Platine ab einem Anteil von ca. 10% an der Detektorkapazitét
eine Rauschleistung verursachen, die mit der simulierten 1/f-Rauschleistung des Verstérkers

vergleichbar ist.

10_35 F = = = = = = T ““‘:
\‘\ — Messung T" ~ 300 K
10736 |-« —— Messung getrocknet 7'~ 300 K |
— - - - Simulation tan§ = 1072 T = 300K | |
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10737 1 Messung ohne CSA E
i 10*38; *
= ? ]
° i i
£
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10‘41; *
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1 10 100 1k 10 k 100 k 1M 10 M
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Abbildung 5.3: Gemessene und simulierte ENC-PSD der Verstérkervariante 1.0 auf 4003C-

Substrat [99] ohne zusitzliche Detektorkapazitit. Simulationsmodell: Hi-
SIM2

5.1.4 Verfahren zur Charakterisierung des Rauschens des Verstirkers

Um zu ermitteln, welche Rauschleistung mit einer optimalen Aufbautechnik erreicht werden

konnte, wird im Folgenden ein Verfahren verwendet, das eine indirekte Ermittlung der
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Rauschleistung des Verstarkers ermdoglicht. Die Grundlage des Verfahrens ist, dass die ENC-
PSD des 1/f-Rauschens der Eingangstransistoren anders mit der Eingangskapazitit skaliert,
als der 1/f-Anteil durch dielektrische Verluste. Entsprechend der vereinfachten Betrachtung
nach Abschnitt 2.2.1 folgt fiir den hier betrachteten differenziellen Fall :

Senc,1/f =Sum/fein (Caa + Cr + Crest + Caetg + 2 Chairt)’
(CGG + Cf + Otest + C(det,g +2- Cp7diff) - tan 5ef‘f
2n f

+2.4kT (5.8)

Das heifit, dass die PSD des 1/f-Rauschens des Eingangstransistors mit dem Quadrat der am
Eingang wirksamen, massebezogenen Kapazitit ansteigt, wihrend die PSD der dielektrischen
Verluste nur linear mit der gleichen Kapazitit ansteigt. Wird dementsprechend eine moglichst
grofle zusédtzliche Kapazitit mit dem Eingang des Verstédrkers verbunden, reduziert sich
der Einfluss der dielektrischen Verluste stark. Es sollte beachtet werden, dass dann keine
kapazitive Anpassung mehr vorliegt, d.h. diese Verfahren kann nicht zur Optimierung des

Rauschens in realen Anwendungsszenarien verwendet werden.

Um sicherzustellen, dass die gewihlte Kapazitit grofl genug ist, werden unterschiedlich grofie
Kapazitéiten eingesetzt. Eine weitere Erhohung der Kapazitét sollte dabei nur noch zu einem
quadratischen Anstieg der ENC-PSD fithren. Um méglichst kleine Kapazitdten einsetzen zu
konnen, werden verlustarme Kondensatoren mit Dielektrikum aus Siliziumoxynitrid [101]

verwendet. Aus Sgnc wird als Zwischenwert der Ausdruck

SENC

5.9
(Caa + Ct + Chest + Caerg +2 - Coainr)” (5:9)

SU,n,zw =

berechnet. Anschliefend wird der geschétzte verbleibende Einfluss der dielektrischen Verluste
abgezogen, um einen Schitzwert fiir die eingangsbezogene Rauschspannung des Verstérkers
zu erhalten. In Abbildung 5.4 ist eine Schétzung der entsprechenden eingangsbezogenen

Rauschspannung des Verstéirkers in der Variante CSA 2.0 dargestellt.

Die Schiatzung basiert darauf, dass anhand von Rauschmessungen ohne Bonddrihten, ohne
zusitzliche Kapazitat und mit unterschiedlich grofien externen Kapazitédten, die Verlustfakto-
ren der unterschiedlichen Kapazitéiten des Systems geschétzt werden. In Tabelle 5.4 sind die

Ergebnisse dieser Schétzung fiir eine Frequenz von 100 Hz dargestellt.

Es ist zu beachten, dass die ermittelten Verlustfaktoren mit erheblichen Unsicherheiten behaf-
tet sind. Zusatzlich kénnen Schwankungen in den Schétzwerten durch minimale Verschmut-
zungen und warmeinduzierte Degradation durch Trocknungsprozesse nicht ausgeschlossen

werden.
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Abbildung 5.4: Abschiitzung des Rauschens des Verstéirkers der Variante CSA 2.0 mithilfe
der Vermessung mit unterschiedlichen Kapazitdten am Eingang des Ver-
stérkers.

Tabelle 5.4: Geschitzte Verlustfaktoren der Kapazititen des Aufbaus auf Hochfrequenz-
substrat.

Kapazitét Clest,Cppen
tan o 0,7-107%...2,3-1073

Cy,Coic Caa
1-107* 3-107°

Cdet,g
2-107*...5-107*

Alle Werte basieren auf Messungen bei einer relativen Luftfeuchtigkeit von ca. 6 % bei
Raumtemperatur. Fiir den Aufbau mit dem CSA 2.0 gelten die Kapazitéitswerte nach
Tabelle 5.5, wobei in Gleichung (5.8) die parasitéren Kapazitaten auf der Platine C}, pcp
und auf dem Chip Cp,1c in Cp qir zusammengefasst sind. Der Wert von Cgg nach Tabelle 5.5
stammt aus der Simulation unter typischen Bedingungen. Im Rahmen der Messungen zeigt

sich, dass Cqqest = 7 pF das beobachtete Rauschverhalten besser erklidren kann.

In Abbildung 5.4 zeigt sich fiir diese Werte, dass bei einer zusétzlichen Kapazitét von Cgerg =

56 pF die Kapazitéit weiterhin fiir einen relevanten Anteil des Rauschens verantwortlich ist.
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Tabelle 5.5: Kapazitdten des Aufbaus der Variante CSA 2.0.

Chest Cp pcB Ct Cp1c Caa
508 {F 500 fF 100 {F 900 fF 7,9pF

Wird die Kapazitiat weiter auf Cyet s = 224 pF erhéht, besteht nur noch ein Unterschied von
ca. 15% zwischen Sy, .w und dem geschitzten Wert von Sy y ein-

Im Vergleich zur Simulation auf Schaltplanebene mit dem HiSIM2-Modell zeigt sich bei
niedrigen Frequenzen eine gute Ubereinstimmung. Im mittleren Frequenzbereich zwischen
ca. DkHz und 300kHz kann in der Messung eine im Vergleich zur Simulation erhohte
Rauschleistungsdichte beobachtet werden, die mit ca. 1/f1/3 abfillt.

In Abbildung 5.5 ist das eingangsbezogene Rauschen fiir einen weiteren Verstéirker der
Variante 2.0 und fiir einen Verstérker der Variante 1.0 dargestellt. In allen Fillen wird das
1/f-Rauschen gut durch das HiSIM2-Modell des Transistors abgebildet.

Fiir den Verstarker der Variante 1.0 zeigt sich in der Messung ein etwas erhohtes thermisches
Rauschen, das vermutlich auf Abweichungen im Modell des thermischen Rauschens bei der
kurzen Gateldnge der Eingangstransistoren Lcga1o = 350 nm zuriickgefithrt werden kann.
Unter anderem um eine bessere Ubereinstimmung mit dem Transistormodell zu erreichen,
wird fiir den Verstédrker der Variante 2.0 Logaso = 600nm fiir die Eingangstransistoren
verwendet.

Als groite Abweichung zwischen dem Transistormodell und dem beobachteten Verhalten
erweist sich die flach abfallende PSD im mittleren Frequenzbereich. Durch den Ausschluss
diverser Hypothesen konnte ermittelt werden, dass dieser Rauschanteil das Verhalten einer
eingangsbezogenen Rauschspannungsquelle zeigt. Es ist daher davon auszugehen, dass der
Rauschanteil im Ladungsverstiarker entsteht. Auch induziertes Gate-Rauschen [102] kann
deswegen als verantwortliche Rauschquelle ausgeschlossen werden.

Weitere potenzielle Ursachen, wie Artefakte des Oszilloskops oder Nichtlinearitdten des
Verstirkers wurden durch die Uberlagerung zusétzlichen Rauschens am Eingang iiberpriift.
In Abbildung 5.6 wird das eingangsbezogene Rauschen fiir Cger = 112 pF eines Verstérkers
der Variante 2.0 betrachtet, der infolge einer elektrostatischen Entladung eine um ca. den
Faktor 5 erhohte 1/f-Rauschleistung aufweist.

Von dem erhchten Rauschen abgesehen, ist die Funktion des Verstérkers weiterhin gegeben.
Insbesondere hat sich die Bandbreite der Ubertragungsfunktion des Verstérkers nicht gedndert.
Der Abbildung kann erneut ein spektrale Leistungsdichte entnommen werden, die zwei
spezifische Bereiche aufweist. Bei niedrigen Frequenzen tritt ein typischer 1/ f-Verlauf auf.

Bei hheren Frequenzen geht dieser in einen Abfall mit ca. 1/f%% iiber.
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Abbildung 5.5: Abschitzung des Rauschens des Verstérkers fiir unterschiedliche Verstérker-
auspragungen.

Zusétzlich nimmt das 1/f-Rauschen mit sinkender Temperatur ab, withrend das 1/ f%%-
Rauschen iiber der Temperatur nahezu konstant bleibt.

Das gleiche Temperaturverhalten zeigt sich auch, jedoch mit deutlich schwécher ausgepragtem
flacheren Abfallbereich bei Verstdrkern, die nicht durch eine elektrostatische Entladung
geschadigt wurden.

Aus dieser Beobachtung wird abgeleitet, dass es sich bei dem flacher abfallenden Rauschan-
teil wahrscheinlich nicht um gefiltertes thermisches Rauschen handelt. Auch Generation-
Rekombination-Rauschen zeigt eine starke Temperaturabhingigkeit [103].

Eine mogliche Erkldrung fiir das beobachtete Verhalten ist, dass das 1/f-Rauschen des
Transistors durch zwei unterschiedliche Rauschquellen verursacht wird, die sich iiberlagern.
So zeigt das 1/f-Rauschen in klassischen NMOS-Transistoren typischerweise nur eine sehr
schwache Temperaturabhéngigkeit, wahrend in PMOS-Transistoren typischerweise eine
stiarkere Abhéngigkeit des 1/f-Rauschens von der Temperatur auftritt [44].

Entsprechend der Ausfithrungen in Kapitel 2.2.2.2 konnte es sich bei dem temperaturunab-
héngigen Anteil um Rauschen durch Fluktuationen in der Anzahl der Ladungstriger handeln,

wahrend der temperaturabhéngige 1/f-Anteil durch Fluktuationen in der Beweglichkeit
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Abbildung 5.6: Eingangsbezogenes Rauschen eines Verstéirkers mit erhhtem niederfrequen-
ten Rauschen.

hervorgerufen werden konnte. Der flachere Abfall ergébe sich dann durch eine entsprechende
Verteilung der Storstellen [44].

Unterstiitzt wird diese Hypothese durch die Beobachtung, dass das niederfrequente Rauschen
eines beispielhaften NMOS-Transistors der gleichen Technologie bei d&hnlicher Stromdichte

und minimaler Gateléinge proportional zu 1/f%%7 abzufallen scheint [104].

Eine abschliefende Erkldrung kann im Rahmen der Arbeit nicht gegeben werden. Unter
Beriicksichtigung des gesamten Frequenzbereichs kann in Bezug auf die Modellierung des

Transistors trotzdem eine akzeptable Ubereinstimmung konstatiert werden.

Die Zugrundelegung des Modells des Eingangstransistors fiir das Rauschverhalten des La-
dungsverstirkers im Rahmen der theoretischen Untersuchungen erscheint deshalb als ge-
rechtfertigt. So ergibt sich fiir die integrierte Rauschleistung des Verstarkers CSA 1.0 nach
Abbildung 5.5 im Frequenzbereich von 10 Hz bis 300 kHz eine Wert, der um 23 % iiber dem

Wert der simulierten Rauschleistung des Verstéarkers liegt.

Im Vergleich zur simulierten Rauschleistung des Eingangstransistors ergibt sich im gleichen

Frequenzbereich eine um ca. 50 % erhohte Rauschleistung. In Abbildung 5.4 ist neben
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dem simulierten Rauschen des Verstéirkers der Variante 2.0 auch das simulierte Rauschen
verzeichnet, das alleine durch die Eingangstransistoren hervorgerufen wird.

Ein relevanter Unterschied ist hauptséchlich im Bereich des thermischen Rauschens ersichtlich,
wobei hier zusitzliche Rauschbeitriage einerseits durch Zuleitungswiderstdnde am Eingang
des Verstérkers und andererseits durch die Degenerierungswiderstéinde der Stromquellen im

Verstarker verursacht werden.

5.1.5 Aufbau auf Diinnschichtsubstrat

Die vorherigen Abschnitte zeigen, dass sich einerseits eine akzeptable Ubereinstimmung zwi-
schen dem simulierten und dem gemessenen Rauschverhalten der Transistoren des Verstérkers
ergibt, andererseits eine ungeeignete Aufbautechnik zu erheblichen zusétzlichen Rauschbei-
tragen fithrt. Im Folgenden sollen die zusétzlichen Rauschbeitréage genauer betrachtet werden
und durch eine potenziell bessere Aufbautechnik weiter reduziert werden.

Unvermeidbar sind die dielektrischen Verluste, die sich direkt in der integrierten Schaltung
ergeben. Wird ein Ladungsverstiarker betrachtet, an dem an Eingang keine Bonddréahte
vorhanden sind, ergeben sich fiir die integrierte Rauschladung im Frequenzbereich von
10 Hz bis 300 kHz mit den Verlustfaktoren nach Tabelle 5.4 die Werte nach Tabelle 5.6 und
Tabelle 5.7.

Tabelle 5.6: Rauschbeitriage als ENC des CSA 1.0 ohne Bonddrihte am Eingang

Messung/Berechnung Ladungsverstirker 25e~
(Simulation Ladungsverstérker) 226e”
Simulation Ausgangstreiber 10e~
Verluste der Kapazitiaten auf dem Chip  18e~
Berechnung Gesamt 32e”
Messung ohne Bonddrahte 3e”

Fiir den Fall des CSA 1.0 liegt das Rauschen der Verluste der Kapazitéiten in einer dhnlichen
GroBenordnung wie das Rauschen des Verstéarkers. Es ist zu beachten, dass es sich um eine
Grenzfall-Betrachtung handelt, da mit zunehmender externer Detektorkapazitéit die Rausch-
ladung des Ladungsverstéirkers ansteigt, wahrend diejenige der Verluste der Kapazititen und
die Rauschladung des Ausgangstreibers konstant bleiben.

Zum Vergleich ist jeweils das Ergebnis der direkten Messung des Verstérkers ohne Bonddréhte
geben. Im Vergleich zu dem berechneten Wert zeigt sich jeweils ein etwas hoheres Ergebnis.

Eine Ursache fiir dieses Beobachtung ist, dass die dielektrischen Verluste auf dem Chip
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Tabelle 5.7: Rauschbeitrige als ENC des CSA 2.0 IC 3 ohne Bonddrihte am Eingang

Messung/Berechnung Ladungsverstiarker 42e~
Simulation Ausgangstreiber 10e™
Verluste der Kapazitidten auf dem Chip  26e~
Berechnung Gesamt 50e”
Messung ohne Bonddréhte dhe”

mit der Frequenz anzusteigen scheinen. Da die Werte nach Tabelle 5.4 als Abschétzung zu

betrachten sind, liegt die beobachtete Abweichung in einem zu erwartenden Rahmen.

Die Rauschbeitrage der Kapazitiaten auf dem Chip kénnen nur dadurch optimiert werden,
dass der Wert der parasitdaren Kapazitéit insgesamt reduziert wird. Im vorliegenden Fall wére
das zum Teil moglich gewesen, wenn auf den Einsatz der vom Design-Kit vorgegebenen

Pad-Struktur verzichtet worden wéire.

Fiir die gegebenen Entwiirfe ist eine Anderung der Rauschbeitrige der Kapazititen auf
dem Chip nicht moglich, sodass der wesentliche Einflussfaktor auf das Rauschverhalten des
Systems darin besteht, dass die Rauchbeitrage der externen Kapazititen minimiert werden.
Im Rahmen der Arbeit wird dies anhand einer Diinnschicht-Aufbautechnik mit Siliziumdioxid

als Tragermaterial untersucht.

Amorphes Siliziumdioxid zeichnet sich durch einen hohen Volumenwiderstand von pr >
6-10' Qcm [105] und einen dielektrischen Verlustfaktor von tan § < 1-107° bei entsprechender
Qualitdt im Frequenzbereich von 30 Hz bis 20 kHz bei Raumtemperatur aus [106].

Nachteilig ist, dass der tatsdchliche Verlustfaktor stark von den Verunreinigungen des
Materials abhéngt. Im Rahmen der Arbeit wird flammgeschmolzenes amorphes Siliziumdioxid
(engl. typ. fused quartz) eingesetzt, das im Verhéltnis zu synthetisch hergestelltem amorphen
Siliziumdioxid (engl. typ. fused silica) starkere Verunreinigungen mit Metallen mit einem

Gewichtsanteil von bis zu 400 ppm, insbesondere mit Aluminium aufweist [107-109].

Es scheint daraus ein Anstieg der Verluste im Frequenzbereich unter ca. 10kHz zu fol-
gen [110,111]. Aus den begrenzten, verfiigharen Daten kann abgeleitet werden, dass bei einer
Frequenz von 1kHz der Verlustwinkel fiir Materialien des genannten Herstellungsprozesses
bei Raumtemperatur typischerweise weniger als tand = 5 - 1075 betrigt, wobei die Verluste
mit abnehmender Temperatur bis 240 K zunéchst ansteigen und danach bis ca. 80 K abfal-
len [107,110]. Es ist daher von einer deutlichen Reduzierung des Einflusses des Substrats auf

das Rauschen des Systems auszugehen.
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Im Zusammenhang mit der Nutzung von Substraten aus Siliziumdioxid ist zusétzlich zu
beachten, dass der Oberflachenwiderstand stark von der relativen Feuchtigkeit der Umge-
bungsluft abhingt [105]. Die Vermessung muss daher in getrockneter Luft erfolgen, sofern
kein Vakuum oder Stickstoff eingesetzt wird. Ein Bild des Aufbaus kann Abbildung 5.7

entnommen werden.

Abbildung 5.7: Bild des Aufbaus in Diinnschichttechnik.

Um den Aufwand zu reduzieren, wird der Diinnschichtaufbau in die vorhandene Platine
eingebettet. Als Trager dient eine weitere Schicht aus synthetisch hergestelltem amorphen
Siliziumdioxid-Substrat. Die Kapazitét Cgete wird durch die zwei sichtbaren Metallplatten
gebildet, die auf das Substrat geklebt sind. Die Testkapazitéiten werden durch die parallel

verlaufenden Leitungen auf der rechten und linken Seite der Metallplatten gebildet.

Die Kapazitdaten des Aufbaus sind in Tabelle 5.8 gegeben. Aufgrund von Einschriankungen
bei der Vermessung der Kapazitdten konnte der Wert der parasitdren Kapazitét Cp, rr nicht
exakt ermittelt werden und weist daher eine erh6hte Toleranz auf. Als maximaler Wert ergibt
sich Cp 1 max = 430 fF. Bezogen auf die Gesamtkapazitdt am Eingang des Verstérkers ergibt
sich daraus eine maximale Abweichung der Gesamtkapazitit von ca. 1%, sodass von keinem
relevanten Einfluss auf das Gesamtergebnis auszugehen ist.

In Abbildung 5.8 ist die dquivalente eingangsbezogene Rauschspannung des Verstérkers

CSA 1.0 fiir die Vermessung auf dem Diinnschichtsubstrat dargestellt. Zusétzlich erfolgt ein
Vergleich mit dem Ergebnis nach Abbildung 5.5.
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Tabelle 5.8: Kapazitidten des Aufbaus der Variante CSA 1.0 auf Diinnschichtsubstrat.

C(test C1p,TF Cdet,g
165fF  360fF  22pF

Im Frequenzbereich unter 30 Hz féllt zunéchst auf, dass die PSD stark ansteigt. Ursache
ist die Sensitivitdt des Aufbaus mit Metallplatten in Bezug auf eingekoppelte mechanische
Schwingungen. Um einen Einfluss der Schwingungen auf Frequenzen iiber ca. 50 Hz zu
vermeiden, erfolgt die Vermessung in einer schallisolierten Messkammer. Zur Vermeidung der
Ubertragung von Korperschall erfolgt eine mehrfache Entkoppelung des Aufbaus von der
Umgebung. Ein dhnliches, allerdings deutlich stéirker ausgeprégtes Verhalten zeigt sich auch

bei der Verwendung des Verstarkers mit Detektor im Staubbeschleuniger.

In der Abbildung wird die geschétzte eingangsbezogene Rauschspannung fiir drei Fille gezeigt:
Zunichst ist das Messergebnis fiir Cyer g = 2,2 pF geben. Der zweite Fall beschreibt die PSD,
bei der die geschétzten Verluste nach Tabelle 5.4 vom Messergebnis abgezogen sind. Fiir den
dritten Fall wird zusétzlich ein dielektrischer Verlustfaktor tand = 4 - 1075 fiir den gesamten

Diinnschichtaufbau, d.h. alle Kapazitdten nach Tabelle 5.8 angenommen.

Fiir diesen Fall ergibt sich im Bereich des 1/f-Rauschens eine Rauschleistungsdichte, die mit
der in Abbildung 5.5 dargestellten Schiatzung ndherungsweise iibereinstimmt. Unter diesen
Annahmen folgt fiir den Bereich des 1/f-Rauschens eine Gesamt-Rauschleistung mit den Bei-
tragen der dielektrischen Verluste, die um circa den Faktor 2 iiber der Rauschleistungsdichte
des Verstérkers liegt. Der Rauschbeitrag des Substrats betragt dann im Frequenzbereich von
10 Hz bis 300 kHz ENCrp gubstr = 15,27 . Die Beitrage zur dquivalente Rauschladung im
Frequenzbereich von 40 Hz bis 300 kHz sind in Tabelle 5.9 angegeben.

Tabelle 5.9: Rauschbeitriage als ENC des CSA 1.0 IC 2 auf Diinnschichtsubstrat im Fre-
quenzbereich 40 Hz bis 300 kHz

Simulation Ladungsverstarker 40 e~
Simulation Ausgangstreiber 10e~
Verluste der Kapazitidten auf dem Chip 17e~
Verluste Substrat 14e~

Berechnung Gesamt 4T e~

Messung Gesamt dhe”
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Abbildung 5.8: Aquivalentes eingangsbezogenes Rauschen des Aufbaus auf Diinnschicht-
substrat.

Aufgrund der optimierten Aufbautechnik betrégt der berechnete Beitrag der dielektrischen
Verluste zur berechneten Rauschleistung nur 38%. Weitere Abweichungen im Vergleich
zwischen der gemessenen gesamten Rauschladung und der berechneten Rauschladung treten

aufgrund von Abweichungen bei Frequenzen iiber 1kHz auf.

Neben der bereits erorterten Abweichung zwischen der beobachteten und simulierten thermi-
schen Rauschleistung fillt in Abbildung 5.8 erneut der Ubergangsbereich vom 1/f-Rauschen
zum thermischen Rauschen auf. Im Vergleich zur Schétzung des eingangsbezogenen Rauschens
fiir Cyet,g = 336 pF, weist der Verlauf der spektralen Leistungsdichte in diesem Bereich fiir
die Schétzung mit Cyet, = 2,2 pF hohere Werte auf.

Da ein dhnliches Verhalten fiir den Aufbau des Verstérkers der Variante 2.0 auf dem Diinn-
schichtsubstrat beobachtet wird, erscheint es als wahrscheinlich, dass das beobachtete Ver-
halten auf den gednderten Aufbau zuriickzufiihren ist. Eine mdogliche Ursache konnte ein
Anstieg der dielektrischen Verluste im Frequenzbereich iiber 1kHz sein. In [106] wird fiir
synthetisches Siliziumdioxid ein Anstieg der Verluste um circa eine GréBenordnung zwischen
1kHz und 10 kHz gemessen.
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Auf den im Aufbau verwendeten flammgeschmolzenen Quarz kann diese Beobachtung auf-
grund der allgemein deutlich héheren Verlusten allerdings nur begrenzt iibertragen werden.
Zusitzlich ist diesbeziiglich Abbildung 5.9 gegeben. Es wird die ENC-PSD eines Verstérkers
der Variante 2.0 mit Cyere =~ 8 pF und eines Verstérkers der Variante 1.0 mit Cyer g = 2,2 pF

verglichen.
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Abbildung 5.9: ENC-PSD der Aufbauten auf Diinnschichtsubstrat.

Unter der Annahme, dass dielektrische Verluste weiterhin hauptverantwortlich fiir das
niederfrequente Rauschverhalten sind, ist zusétzlich eine skalierte ENC-PSD fiir die Variante
2.0 gegeben, die so angepasst ist, dass die PSD des 1/f-Rauschens iibereinstimmen. Zusétzlich
wird im dritten Verlauf das thermische Rauschen an die PSD der Variante 1.0 angepasst.
Resultierend ergibt sich eine sehr geringe Abweichung zwischen der angepassten ENC-PSD der
Variante 2.0 und der ENC-PSD der Variante 1.0 im mittleren Frequenzbereich. Insbesondere
ist die Abweichung deutlich kleiner als in Abbildung 5.8.

Als Skalierungsfaktor ergibt sich ca. das Verhéltnis der Kapazititen am Eingang des Ver-

starkers. Dies kann als Indikator interpretiert werden, dass die zusédtzlichen Kapazitdaten des

Aufbaus der Variante 2.0 das zusétzliche Rauschen im mittleren Frequenzbereich in Vergleich



5.1 Verstéarker fiir den unteren Geschwindigkeitsbereich 125

zur Variante 1.0 verursachen. Dies wiederum deutet darauf hin, dass das erhohte Rauschen
im mittleren Frequenzbereich durch einen Anstieg der Verluste verursacht wird.

Es ist zu beachten, dass der Verlauf nach Abbildung 5.5 nicht durch ein Anstieg der dielektri-
schen Verluste erklért werden kann, da diese keinen relevanten Einfluss auf die dort gezeigten
Verlaufe haben.

Trotz der auftretenden Abweichungen zeigt die Diinnschicht-Aufbautechnik, dass es bei
einem Betrieb der Ladungsverstéirker nahe der kapazitiven Anpassung theoretisch moglich ist,
einen Zustand zu erreichen, in dem der Grofiteil des Rauschens durch den Ladungsverstirker
verursacht wird. So ergibt sich im Frequenzbereich von 40 Hz bis 300 kHz fiir den Ladungsver-
stérker der Variante 2.0 mit Cyet g ~ 8 pF ein gemessener Wert EN Crp cga2.0,meas ~ 100 €~
wihrend aus der Simulation der extrahierten Schaltung ENCcga2.0sm = 87€~ folgt.
Zusammengefasst kann daher festgestellt werden, dass neben der Optimierung der Aufbautech-
nik auch die Optimierung des Verstéarkers einen wesentlichen Einfluss auf das Rauschverhalten
des Systems hat. Einschrankend ist zu erwéhnen, dass bei einem der eingesetzten Diinnschicht-
substrate spontane Entladungen beobachtet wurden, die vor einem Einsatz im Detektor

weiter zu untersuchen wéiren.

5.1.6 Ladungsverstirker mit ESD-Schutzschaltung

In den bisher betrachteten Ladungsverstiarkern, d.h. in den Verstédrkern CSA 1.0 und CSA
2.0 ist am Eingang des Verstérkers keine ESD-Schutzschaltung vorhanden. Alle weiteren
Anschliisse sind mit entsprechender Schutzschaltung ausgefiihrt. An den Eingéngen wird keine
Schutzschaltung eingesetzt, da diese durch die Leckstrome der Dioden, den Serienwiderstand
der Schaltung und die Kapazitéiten der Dioden zur Rauschladung des Systems beitragt.
Ein Nachteil dieser Entwurfsentscheidung ist, dass ein hohes Risiko besteht, dass der Verstér-
ker aufgrund elektrostatischer Entladungen beschidigt wird. Ein Beispiel ist in Abbildung 5.6
gegeben.

Fiir Anwendungen, in denen ein bedingter Schutz vor elektrostatischen Entladungen von
groflerer Bedeutung ist als das bestmogliche Rauschverhalten, werden deshalb mehrere
Verstarker gezeigt, die an allen Anschliissen eine ESD-Schutzschaltung aufweisen. Als Schutz-
schaltung wird an den Eingédngen des Ladungsverstiarkers die klassische Schaltung nach
Abbildung 2.9 eingesetzt. Zusétzlich besitzen die Verstérker ein optimiertes Layout, das die
Wahrscheinlichkeit von Latch-Up-Vorgéngen reduziert.

Ein weiterer Vorteil dieser Verstarker ist, dass die ESD-Schutzschaltung sicherstellt, dass
auch stationdre Strome, die unter bestimmten Umsténden im Weltraum auftreten [4], keine

potenziell zerstorende Uberspannung am Eingang des Verstérkers verursachen kénnen.
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Es ist zu beachten, dass ein funktionaler Betrieb des Verstéirkers in diesem Zustand ohne
zusatzliche Mafinahmen nicht moglich ist.

In Abbildung 5.10 wird die dquivalente Rauschladungsdichte des Verstéirkers der Variante
2.0 mit derjenigen der Variante 3.1 verglichen. Der Eingang des Verstérkers ist jeweils nicht
angeschlossen. Die beiden Varianten unterscheiden sich nur durch die bei der Variante 3.1

zusétzlich vorhandenen ESD-Schutzschaltungen.
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Abbildung 5.10: ENC-PSD des CSA 2.0 und des CSA 3.1 ohne externe Kapazitit am
Eingang bei Raumtemperatur.

Neben dem geringfiigigen Anstieg der Rauschleistung durch die zusétzliche Kapazitiat der
ESD-Schutzdioden ist primér ein Anstieg der Rauschleistung bei niedrigen Frequenzen durch
das Schrotrauschen der ESD-Schutzdioden zu beobachten.

Aus dem niederfrequenten Rauschen kann, bei gleichméfiiger Aufteilung auf beide Ein-
gange des Verstarkers, abgeleitet werden, dass das Rauschen der Schutzschaltung jeweils
durch einen 160 GQ2-Widerstand modelliert werden kann. Umgerechnet in die Summe der
Sperrséttigungsstrome der ESD-Schutzdioden ergibt sich Iy gpsp o,ges = 320 fA.

Dieser Wert liegt deutlich iiber dem in Tabelle 2.1 simulierten Wert von Ijo psp ges(300 K) =
1,3fA. Eine Ursache fiir diese Abweichung koénnte sein, dass die Schaltung eine hoéhere
Betriebstemperatur aufweist als angenommen. Auch durch Prozessschwankungen kann es zu

groflen Abweichungen der Sperrséttigungsstrome kommen.
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Theoretisch tragen die erhohten Sperrsiattigungsstrome zusammen eine Rauschladung von
ENCRgsp = 143 e~ im Frequenzbereich von 10 Hz bis 300 kHz zum Rauschen des Systems
bei. Dieser Beitrag liegt deutlich iiber dem Gesamtrauschen des Verstirkers der Variante 2.0
im gleichen Frequenzbereich nach Tabelle 5.7. Zusétzlich tritt bei Anschluss einer externen
Kapazitat Rauschen nach Gleichung (2.45) durch den Serienwiderstand der Schutzschaltung
auf. Der Wert des Serienwiderstands betragt hier Rgsp = 50 2.

Ein einfacher Weg, um das Rauschen der Schutzschaltung zu reduzieren, besteht darin,
die starke Temperaturabhéngigkeit des Sperrsittigungsstroms der Dioden zu nutzen. In
Abbildung 5.11 wird die ENC-PSD des Verstérkers der Variante 3.2 bei Raumtemperatur
und bei ca. 170K jeweils auf Hochfrequenzsubstrat verglichen. Es zeigt sich, dass die
Absenkung der Temperatur zu einer Reduzierung der Rauschleistung der Dioden um ca. zwei

GroBenordnungen fiihrt.
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Abbildung 5.11: ENC-PSD des CSA 3.2 auf Hochfrequenzsubstrat ohne zusétzliche Kapa-
zitét.

In Tabelle 5.10 sind die wichtigsten Eigenschaften der Ladungsverstirker der Variante 3
gegeben. Es handelt sich bei den Angaben jeweils um die gezeichnete Weite und Lénge,
sowie die mithilfe der Simulation unter typischen Bedingungen ermittelten Kapazitdten und
Stromdichten. Insbesondere CSA 3.2 und CSA 3.3 kénnen auch bei Signalen mit Anteilen
bei hoheren Frequenzen eingesetzt werden.

In Abbildung 5.12 ist die Ladungsverstarkung der jeweiligen Verstéirker fiir die gegebenen

Kapazititswerte und den Aufbau auf Hochfrequenzsubstrat dargestellt.
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Tabelle 5.10: Eigenschaften der Verstiarker mit ESD-Schutzschaltung

Eigenschaft Parameter CSA 3.1 CSA 3.2 (CSA 3.3
Weite der Eingangstransistoren Wi 4,8 mm 24mm  5,12mm
Linge der Eingangstransistoren Ly, 600 nm 400nm 400 nm
Stromdichte Eingangstransistor In/W 026A/m 15A/m 0,71A/m
Gatekapazitit des Eingangstr. Schaltplan Cggm 7,9pF 3,3pF 6,6 pF
Riickkoppelkapazitét Ct 100 fF 200 fF 200 fF
Widerstand ESD-Schaltung Resp 502 50Q 002

Fiir den Verstérker 3.1 erfolgt die Vermessung mit dem Oszilloskop mit einem internen
Tiefpassfilter mit 5 MHz Grenzfrequenz. Fiir die Verstiarker der Variante 3.2 und 3.3 wird
eine Grenzfrequenz von 20 MHz fiir den Tiefpassfilter verwendet. Es ist ein leichter Abfall der
Ladungsverstérkung iiber der Frequenz zu beobachten. Eine Ursache fiir diesen Effekt ist die
Frequenzabhéngigkeit der Kapazitiat der Testkondensatoren Cleg. Die Messung der Kapazité-
ten erfolgt bei f = 1 MHz, sodass von einer leichten Uberschitzung der Ladungsverstérkung

bei niedrigen Frequenzen auszugehen ist.
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Abbildung 5.12: Ladungsverstérkung der jeweiligen Verstérker.
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Aufgrund der Parameterschwankungen der internen Riickkoppelkapazititen und der Ab-
héngigkeit der Bandbreite des Systems von der Kapazitit des Detektors, ist es notwen-
dig, fiir die genaue Bestimmung der Ladung mithilfe eines Detektors jedes aufgebaute
Detektor-Verstarkersystem einzeln zu charakterisieren, sodass die hier gegebenen Werte nur
als Anhaltspunkte betrachtet werden koénnen.

Beispielhafte Werte fiir die ENC entsprechend der klassischen Definition sind in Tabelle 5.11
gegeben.

Tabelle 5.11: ENC der Verstérker bei Raumtemperatur auf Hochfrequenzsubstrat

Variante Clgets  fu fo ENC

3.1 6,6 pF 10Hz 300kHz 189e~
3.2 2pF 10Hz 3MHz 217e”
3.3 6,6 pF 10Hz 3MHz  250e~
3.3 6,6pF 1kHz 3MHz 210e™

Diese Rauschladungen beinhalten neben dem Schrotrauschen der Dioden auch das zusétzliche
Rauschen der Verluste des Hochfrequenzsubstrats, sodass sich dquivalente Rauschladungen
ergeben, die deutlich iiber den simulierten Werten liegen. Die so ermittelten Rauschladungen
konnen daher als Schatzwert fiir Systeme betrachtet werden, die zwar eine optimierte
Aufbautechnik einsetzen, aber auf Kompromisse aufgrund von ESD-Anforderungen sowie
technischen und finanziellen Rahmenbedingungen angewiesen sind.

Zusammengefasst kann festgehalten werden, dass die Ladungsverstarker mit ESD-Schutz
trotz erhohter Rauschladung in einigen Einsatzszenarien kaum Nachteile aufweisen werden, da
andere Storquellen das Rauschen des Verstérkers iiberlagern. Zusétzlich besteht der Vorteil,
dass die Verstéarker der Variante 3.2 und 3.3 durch die groflere Riickkoppelkapazitiat auch
groflere Ladungen ohne Sattigungseffekte vermessen konnen. Fiir den gegebenen Messautbau

treten Sittigungseffekte in den Varianten 1.0 bis 3.1 fiir Ladungen ab ca. 2,5 - 10° e~ auf.

5.1.7 Vergleich mit dem Stand der Technik

Ein direkter Vergleich der entwickelten Verstédrker fiir den unteren Geschwindigkeitsbe-
reich mit dem Stand der Technik ist nur sehr eingeschrinkt moglich, da die bekannten
Vergleichsverstirker erheblich von den hier gezeigten Verstiarkern abweichen.

Zu erwihnen ist der Verstiarker nach [112], der eine untere Grenzfrequenz von ca. 160 Hz
aufweist und einen diskreten JFET als Eingangstransistor einsetzt. Daten iiber das Rausch-

verhalten stehen nicht zur Verfiigung. Ein weiterer Verstérker, der ebenfalls fiir langsame
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Staubpartikel geeignet ist, wird in [113,114] gezeigt. Bei diesem Verstérker wird eine kom-
merzielle integrierte Schaltung in der Eingangsstufe eingesetzt. Zuletzt soll zum Vergleich
auch der Verstédrker nach [4] betrachtet werden, der aufgrund einer unteren Grenzfrequenz
von 1 kHz fiir sehr niederfrequente Signale nicht geeignet ist. Eine Ubersicht der Verstérker

ist in Tabelle 5.12 gegeben.

Tabelle 5.12: Vergleich verschiedener Verstérker fiir den unteren Geschwindigkeitsbereich

Verstérker Caerg  Frequenzbereich ENC  Eingangsstufe

[113,114]  unklar 7Hz...10kHz 356 e~ differenziell massebezogen
4] 5pF 1kHz...10MHz 95e~  unipolar

CSA 1.0 22pF 40Hz...300kHz b55e~  differenziell

CSA 3.1 6,6 pF 10Hz...300kHz 189e¢~ differenziell

Fiir den Verstérker nach [113,114] ergibt sich die Detektorkapazitéit nicht aus den Versf-
fentlichungen. Aufgrund der Kapazitdat dhnlicher Detektoren kann die Kapazitéit auf einen
Wert zwischen 5pF und 15pF geschitzt werden. Grundsitzlich zeigt [4] ein sehr gutes
Rauschverhalten, da eine spezifisch optimierte Halbleitertechnologie fiir den Eingangstran-
sistor eingesetzt wird. Durch die hohere untere Grenzfrequenz wird zudem der Einfluss des
niederfrequenten Rauschens deutlich reduziert.

Der einzige Vergleichsverstirker, der eine dhnliche untere Grenzfrequenz erreicht wie die
Verstérker dieser Arbeit, wird in [113,114] gezeigt. Fiir diesen Verstérker tritt bei einer deutlich
geringeren oberen Grenzfrequenz eine héhere Rauschleistung auf, als fiir die Verstérker dieser
Arbeit.

Allgemein ist zu beachten, dass jeder der betrachteten Verstérker fiir unterschiedliche Rah-
menbedingungen ausgelegt ist und daher potenziell unterschiedliche Einflussfaktoren das
Rauschen dominieren kénnen. Ein direkter Vergleich des Rauschverhaltens nur anhand der

ENC bei unterschiedlichen Randbedingungen ist daher in den wenigsten Fillen zielfiithrend.

5.2 Verstérker fiir den oberen Geschwindigkeitsbereich

Die Vermessung des Verstéirkers fiir den oberen Geschwindigkeitsbereich erfolgt fiir die
Konfiguration mit drei auf dem Chip parallel geschalteten Verstéarkergrundzellen. Ziel ist
es, zu demonstrieren, dass der Ansatz der Verschaltung von Grundzellen zur Anpassung der

Eingangskapazitiat des Verstéirkers grundsétzlich funktioniert.
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5.2.1 Messaufbau

Der vereinfachte Messaufbau ist in Abbildung 5.13 gegeben. Mithilfe eines Funktionsgenerators
wird die Testspannung ues; am Eingang des Ladungsverstirkers erzeugt. Das Ausgangssignal
des Ladungsverstéirkers wird mit dem kommerziellen Operationsverstiarker LMH6629 von
Texas Instruments weiter verstarkt. Die Spannung u,,s wird mit einem digitalen Speicher-
oszilloskop aufgezeichnet und anschliefend weiterverarbeitet. Die Widerstdnde R; uns Ry,
sind dementsprechend Teil des Funktionsgenerators und des Oszilloskops. Die eingesetzten
Messgeréte entsprechen denjenigen aus Abschnitt 5.1. Fiir den Aufbau nach Abbildung 5.13
gelten die Werte nach Tabelle 5.13.

CSA-IC
—
1] Cf
1
L ‘
1 - \_/
Us, R, Utest —_-
EJ Hl] l Cdet,g

L

Abbildung 5.13: Schaltplan des Messaufbaus.

Tabelle 5.13: Parameter des Messaufbaus.

Ry R, R; Ry R; Rg Rz
50 519 200 10kQ 220 220 280 Q)
Ry Raus Ry, Clest Ch Cy Cs
150 519 50 ) 521 fF 30nF 94pF  30pF

Im gezeigten Aufbau werden verschiedene Mafinahmen ergriffen, um das Auftreten von
zunéchst beobachteten Schwingungen des Ladungsverstéirkers und des nachgelagerten Ope-
rationsverstarkers zu vermeiden. Um Riickkoppelungen zu minimieren, befindet sich der
Ladungsverstéarker und der Operationsverstéirker jeweils in einem separat abgeschirmten Ge-
héuse. Zusétzlich werden Widersténde eingesetzt, um Verluste einzufiigen, die Schwingungen
im GHz-Bereich verhindern.

Am Eingang des Verstiarkers wird ein Ferritfilter Z; eingesetzt. Es handelt sich um den
Typ BLM18BB470SN1 von Murata. Dieser Filter weist bis zu einer Frequenz von 100 MHz

einen Realteil der Impedanz von weniger als 10 Q auf [115], wodurch sich nur eine begrenzte
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Auswirkung auf das Rauschverhalten ergibt. Bei einer Frequenz von 1 GHz betriagt der
Realteil der Impedanz ca. 2002 [115], sodass ein Verlustfaktor in den Reflexionsfaktor des
Detektors eingefiigt wird.

Zusétzlich zu dem in Abbildung 5.13 gezeigten Aufbau benéttigt der Ladungsverstérker drei
externe Kapazititen, die zusammen mit integrierten Widerstéinden Tiefpassfilter bilden, die
das Rauschen der Biasspannungen des Verstéirkers nach Abbildung 4.13 reduzieren. Die Filter
bestehen jeweils aus einem Widerstand Ryp und einer kleinen Kapazitit Crp iy auf dem
Chip, sowie einer externen Kapazitét Crp exy und teilweise einem der externen Kapazitét in
Reihe geschalteten Widerstand Ry, ext, der Resonanzen reduziert. Die Werte der Komponenten
der Filter fiir die Potenziale nach Abbildung 4.13 sind in Tabelle 5.14 gegeben.

Tabelle 5.14: Parameter des Messaufbaus des CSA 4.3.

Potenzial Rryp 3 Crpint;s  COrTpPext3 I, TPext
Pbiasl 3pF 150nF 220
Pbias2 660 Q2 3pF 1.5puF 22 Q)
Pbias3 3302 69 pF 5nF

Die Werte der Tabelle 5.14 gelten fiir die Konfiguration mit drei parallel geschalteten
Verstérkergrundzellen. Fiir Konfigurationen mit einer abweichenden Anzahl an Grundzellen
skaliert der Wert von Rrp mit Ryp,, = 1/n- Ryp,. Entsprechend sind die Werte der anderen

Komponenten der Filter zu skalieren.

5.2.2 Messergebnisse

Im Folgenden werden einige Messergebnisse des Aufbaus nach Abschnitt 5.2.1 gezeigt. Als
Triagermaterial fiir den Aufbau wird das Hochfrequenzsubstrat Rogers RO4003C [99] ver-
wendet. Die relative Luftfeuchtigkeit des Aufbaus wird durch Trockenmittel auf einen Wert
von ca. 20 % eingestellt. Zur Nachbildung der Detektorkapazitit werden Diinnschichtkapazi-
téaten von AVX [101] eingesetzt. Als potenziell relevante Rauschquelle, abgesehen von der
Rauschleistung des Ladungsverstérkers, ist auch das Rauschverhalten der Detektorkapazitét
zu beriicksichtigen.

Im Bereich des thermischen Rauschens ist zusédtzlich der Einfluss des Ferritfilters Z; nach
Abbildung 5.13 zu beriicksichtigen. Die Ladungsverstéirkung fiir den betrachteten Aufbau
mit Cgerg = 6,2 pF ist in Abbildung 5.14 angegeben.

Es zeigt sich eine 3-dB-Bandbreite von ca. 50 MHz. Im Vergleich zu den bisher betrachteten

Ladungsverstiarkern verwendet der Verstarker 4.3 einen Aufbau, bei dem die Riickkoppelkapa-
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Abbildung 5.14: Ladungsverstirkung des Aufbaus mit dem CSA 4.3 und Cyet ¢ = 6,2 pF.

zitdt in die Abschirmung des Eingangs des Verstérkers integriert ist, wodurch die parasitire
Kapazitit auf den Chip deutlich reduziert wird. Als Konsequenz unterliegt die sich ergebende
Riickkoppelkapazitét einer erhohten Prozessschwankung, sodass der Wert der Ladungsver-
starkung stets messtechnisch zu ermitteln ist. In Bezug auf die Bandbreite kann festgestellt

werden, dass der angestrebte Wert erreicht wird.

In Abbildung 5.15 ist das gemessene Rauschverhalten des Verstarkers 4.3 dargestellt. Wah-
rend aufgrund der optimierten Abschirmung bei niedrigen Frequenzen nahezu keine Storlinien
auftreten, zeigen sich bei hoheren Frequenzen vermehrt Storungen, die auch aufgrund der
Abtastung und Quantisierung des Rauschsignals mit dem Oszilloskop auftreten. Die zusétzlich
eingezeichnete, iber begrenzte Frequenzbénder jeweils gemittelte Rauschleistungsdichte zeigt,
dass diese Storlinien nur spérlich iiber der Frequenz auftreten und nicht relevant zur Rausch-
leistung beitragen. Es wird deshalb im Folgenden erneut die gemittelte Rauschleistungsdichte
betrachtet.

In Abbildung 5.16 erfolgt ein Vergleich der ENC-PSD des CSA 4.3 mit Cgey g = 6,2 pF mit dem
simulierten Rauschverhalten der extrahierten Schaltung unter typischen Prozessbedingungen.
Die Kapazitit Cge o setzt sich aus der parasitdren Kapazitit auf der Platine und einer

konzentrierten Kapazitat mit C' = 5,6 pF zusammen.

Zusétzlich enthélt der Graph zum Vergleich einen an die Messung angepassten Verlauf, der aus
einem idealen 1/f-Verlauf und einem idealen konstanten Anteil zusammengesetzt ist. Zuletzt
ist das simulierte Rauschverhalten unter der Beriicksichtigung zusétzlicher Rauschquellen

dargestellt.
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Abbildung 5.15: Gemessene spektrale Rauschleistungsdichte fiir den Aufbau mit dem
CSA 4.3 und Cyer g = 6,2 pF.

Zunichst zeigt sich in Abbildung 5.16, dass die gemessene Rauschleistung im Bereich des ther-
mischen Rauschens um ca. 40 % iiber der simulierten Rauschleistung liegt. Dieses Verhalten
kann auf das gleichzeitige Auftreten verschiedener zusétzlicher Rauschquellen zuriickgefiihrt

werden, die in der urspriinglichen Simulation des Verstéirkers nicht beriicksichtigt werden.

Dies betrifft einerseits das Rauschen der Impedanz Z; nach Abbildung 5.13, das im zweiten
Simulationsergebnis nach Abbildung 5.16 vereinfacht durch eine Widerstand mit Z; os = 102
nachgebildet wird. Eine weitere zusétzliche Rauschquelle ergibt sich durch die Widerstdnde
Ry, 1pext- Im Bereich des 1/f-Rauschens wird im zweiten Simulationsergebnis nach Abbil-

dung 5.16 zusétzlich ein Verlustfaktor fiir Cgerq von tand =5 - 10~* beriicksichtigt.

Unter diesen Annahmen ergibt sich fiir hohe Frequenzen eine gute Ubereinstimmung zwischen
dem simulieren und gemessenen Rauschverhalten. Auch unter der Annahme eines realistischen
Verlustfaktors fiir Cget zeigen sich geringe Abweichungen im Bereich des 1/f-Rauschen.
Der Vergleich mit dem angepassten idealen 1/f-Verlauf deutet an, dass die Abweichung
in der Steigung des 1/f-Rauschens des Simulationsmodells von der Steigung des idealen

1/f-Rauschens durch die Messung nicht bestétigt wird.
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Abbildung 5.16: ENC-PSD des CSA 4.3 mit Cyet g = 6,2 pF.

Im Bereich des niederfrequenten 1/f%-Rauschens ergibt sich in der Messung eine etwas
geringere Rauschleistung als simuliert. Ursache ist hier, dass die Transistoren des resistiven
Riickkoppelpfades in dem betrachteten Arbeitspunkt erhohten Prozessschwankungen und

einer reduzierten Modellierungsgenauigkeit unterliegen.

In Abbildung 5.17 erfolgt ein Vergleich zwischen der gemessenen ENC-PSD des CSA 4.3 ohne
zusitzliche externe Kapazitdt am Eingang und dem Simulationsergebnis der extrahierten
Netzliste.

Aufgrund parasitdrer Kapazitéten folgt in diesem Fall im Modell Cyet g = 560 1F. Fiir Cyet g
wird tand = 1,5 - 1073 angenommen. Zusitzlich wird erneut Z; ¢s = 10 vorausgesetzt und

das Rauschen der Widerstdnde Ry, 1p ext berticksichtigt.

Unter diesen Bedingungen zeigt sich eine Rauschleistung, die um ca. 15% iiber dem simulierten
Wert liegt. Unter der Annahme, dass der Eingangsverstiarker das Rauschen des Systems
dominiert, folgt daher, dass auch das Rauschen des Ladungsverstirkers selbst geringfiigig
iiber dem simulierten Wert liegt. Eine potenzielle Ursache dieser erhthten Rauschleistung

liegt in der parallelen Verschaltung der Verstirkergrundzellen, die zu Abweichungen in
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Abbildung 5.17: ENC-PSD des CSA 4.3 mit Cyet g = 560 fF.

den Arbeitspunkten der Verstirkerzellen fithren kann, die in einer erh6hten Rauschleistung

resultieren.

In Tabelle 5.15 wird die gemessene ENC fiir unterschiedliche Frequenzbereich quantifiziert.

Es wird fiir die Berechnung basierend auf der ENC-PSD ein idealer Bandpass angenommen.

Tabelle 5.15: ENC des CSA 4.3 fiir unterschiedliche Frequenzbereiche.

Chet,g 100Hz...50MHz 1kHz...50MHz 1kHz...10MHz 10kHz...10MHz

560fF 231e~ 208 e™ 120e™ 110e™
39pF 315e” 285e” 162e~ 148 e~
6,2pF 370e” 337e” 174e” 189 e~

Das Hauptziel in Bezug auf den Entwurf des Verstérkers stellte die Realisierung einer
grofleren Bandbreite im Vergleich zu bisher verfiigbaren vergleichbaren Verstérkern dar. Im
betrachteten Vergleichsfrequenzbereich fiir Ladungsverstérker fiir Staubdetektoren zwischen
1kHz und 10 MHz resultiert dies in der Konsequenz in einer erh6hten Rauschladung.

Ursachen fiir diese erhchte Rauschleistung ergeben sich durch die Auswahl einer Halblei-
tertechnologie mit erhchter Rauschleistung, die Ergreifung zusétzlicher Mafinahmen zur
Stabilisierung des Verstérkers und die Auswahl des Arbeitspunkts des Transistors. Als Ver-

gleichswert kann [3] mit Cgey = 5pF und ENC = 83 e~ im Frequenzbereich von 10 kHz bis
10 MHz betrachtet werden.
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5.3 Vermessung mit dem Staubbeschleuniger

Da im Rahmen der Arbeit kein Filtersystem fiir die Verwendung mit den differenziellen
Ladungsverstéirkern entwickelt wurde, erfolgt nur ein nachrichtlicher Bericht iiber einige
Ergebnisse, die sich im Rahmen der Vermessung der Verstéirker am Institut fiir Raumfahrt-
systeme (IRS) ergaben.

Eine Beschreibung des Staubbeschleunigers kann [2] entnommen werden. Der Staubbeschleu-
niger kann Partikel mit einer Geschwindigkeit zwischen 10m/s und 15km/s erzeugen [116].
Der Beschleuniger und die Detektoren befinden sich in einem Hochvakuum. Auch die La-
dungsverstiarker werden im Vakuum des Beschleuniger platziert.

In Abbildung 5.18 ist eine Darstellung des verwendeten Detektors mit und ohne Abschirmung
gegeben.

Abbildung 5.18: Darstellung des Detektors. Quelle: IRS

Die Konstruktion und Herstellung des Detektors erfolgte am IRS. Der Detektor besitzt
eine doppelte Abschirmung aus zwei Kupferrohren, die griin und orange dargestellt sind.
Im Inneren befinden sich vier Rohrelektroden, die violett dargestellt sind. Die Elektroden
werden durch Abstandshalter in ihrer Position gehalten, die aus Polytetrafluorethylen (PTFE)

bestehen. An der &uleren Abschirmung koénnen zwei Aufbauten mit Ladungsverstiarkern
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angebracht werden, die entweder jeweils zwei massebezogene Verstiarker oder jeweils einen
differenziellen Verstérker beinhalten. Fiir Experimente konnen zusétzlich kiirzere Elektroden
eingesetzt werden.

Im Betrieb durchfliegen die Staubpartikel hintereinander alle Rohren, sodass unterschiedliche
Verstérker verglichen werden kénnen. Im betrachteten Zustand betrédgt die Lange der Elek-
troden d; = 50 mm, der Abstand zwischen der Abschirmung und den Elektroden betréigt
ds = 20 mm. Der innere Radius der Elektroden betrédgt 4,5 mm. Die Kapazitét einer Elektrode
zur Masse betragt Cer e = 3,9 pF. Alle 10s wird der differenzielle Verstérker zuriickgesetzt.
Der Aufbau des Ladungsverstirkers entspricht dem Aufbau auf Hochfrequenzsubstrat nach
Abbildung 5.1 mit den Kapazitdten nach Tabelle 5.4. Die Geréte der Messumgebung werden
durch aquivalente Geréte ersetzt, die im Bereich des Staubbeschleunigers zur Verfiigung
stehen.

Die Messergebnisse zeigen, dass im gegenwirtigen Aufbau des Staubbeschleunigers ohne
zusatzliches Filtersystem das Rauschen der Verstérker nur eine untergeordnete Rolle spielt. Es
zeigt sich der gleiche Effekt, der auch bereits im Zusammenhang mit der Vermessung des Auf-
baus auf Diinnschichtsubstrat in Abbildung 5.8 beobachtet wird: Mechanische Schwingungen
koppeln in die Elektroden und Abschirmung ein und verursachen Stérungen im gemessenen
Signal. Durch die hohere Flexibilitdt des Detektors im Vergleich zum Diinnschichtaufbau
und die fehlende Entkoppelung zwischen Detektor und Beschleuniger ergibt sich ein deutlich
ausgepragteres Storverhalten.

In Abbildung 5.19 wird das Spektrum der Ausgangsspannung des Verstéirkers CSA 2.0 fiir
den Fall des Aufbaus auf Diinnschichtsubstrat nach Abschnitt 5.1.5 mit einer beispielhaften
Vermessung mit dem Detektor verglichen. Bedingt durch die héhere Kapazitéit Cyet mrg ~ 8 pF
weist der Diinnschichtaufbau theoretisch eine um ca. 50 % hohere PSD auf, als der Aufbau
mit Detektor. Dies ist insbesondere bei hohen Frequenzen zu beobachten.

Fiir die Vermessung mit dem Detektor sind zwei Fille gegeben. Im ersten Fall befinden
sich die Vakuumpumpen des Staubbeschleunigers im reguléren Betriebszustand. Im zweiten
Fall wird sichergestellt, dass sich die Pumpen nicht mehr bewegen. Aufgrund der PSD
bei sehr niedrigen Frequenzen kann zunéchst festgehalten werden, dass im Detektor unter
Vakuumbedingungen keine signifikant erhchten Leckstrome auftreten. Es ist zu beachten,
dass im vorliegenden Fall kein Licht auf die Isolatoren des Detektors trifft.

Beide Spektren mit Detektor zeigen schmalbandige und breitbandige Storungen. Einzelne
Storlinien scheinen, aufgrund der Beobachtung, dass es sich um Vielfache der Netzfrequenz
handelt, aus dem noch nicht optimierten Masseanschluss des Detektors zu resultieren. Der
iiberwiegende Anteil der beobachteten Stérungen ist auf mechanische Schwingungen zuriickzu-

fithren, die zum gréfiten Teil durch die Vakuumpumpen des Beschleunigers verursacht werden.
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Abbildung 5.19: Beispielhafte Storeinkopplungen im Spektrum der Ausgangsspannung bei
der Vermessung mit dem Staubbeschleuniger fiir den CSA 2.0.

Bedingt durch die lange Nachlaufzeit der verwendeten Turbomolekularpumpe konnten keine
Messungen erfolgen, bei denen sich die Pumpen nicht bewegten und gleichzeitig die Beschleu-
nigung von Staubpartikeln moglich war. Allgemein zeigt sich, dass sich die Stéreinkopplungen
auf den Frequenzbereich unter ca. 10 kHz konzentrieren. Durch die Ergreifung geeigneter
Mafinahmen, wie der Reduzierung der Beweglichkeit der Komponenten des Detektors oder der
Entkoppelung der Komponenten des Aufbaus, kann der Einfluss mechanischer Schwingungen
auf das Storspektrum reduziert werden. Eine systematische Betrachtung des Einflusses dieser
Mafinahmen konnte im Rahmen der Arbeit nicht erfolgen. In diesem Zusammenhang ist
zusiétzlich zu beachten, dass ein Zielkonflikt zwischen der Optimierung der Abstandshalter
des Detektors in Bezug auf den Beitrag zu der Kapazitiat des Detektors und in Bezug auf die
Optimierung der mechanischen Stabilitdt besteht.

In vergleichbaren élteren Detektorsystemen werden niederfrequente Signalanteile typischer-
weise durch einen Hochpassfilter mit einer Grenzfrequenz zwischen 1kHz und 10 kHz [1, 3, 4]
abgeschnitten. Dieses Vorgehen reduziert den Einfluss mechanischer Stérungen entsprechend
Abbildung 5.19 auf das Signal des Verstérkers deutlich.

Da im vorliegenden Fall auch die Signale sehr langsamer Staubpartikel verstéarkt werden

sollen, ist ein einfaches Abschneiden niederfrequenter Signalanteile nicht moglich.
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In Abbildung 5.20 ist beispielhaft der Verlauf der Ausgangsspannung verschiedener Ladungs-
verstérker fiir einen Staubpartikel mit relativ grofler Ladung und niedriger Geschwindigkeit
Viart & 24m/s im Zeitbereich dargestellt. Es handelt sich im Fall CSA 2.0 um den gleichen
Verstarker und Detektor, der auch in Abbildung 5.19 verwendet wird. Zwischen den bei-
den Messungen erfolgte eine Zerlegung des Detektors, sodass das Verhalten in Bezug auf

mechanische Storeinkopplungen nicht mehr identisch ist.
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Abbildung 5.20: Verlauf der Ausgangsspannung fiir ein Staubpartikel im Zeitbereich.

Zur Verbesserung der Ubersichtlichkeit sind die Signale der Verstérker jeweils um 50 mV
verschoben. Als optisch wahrnehmbare Storung zeigt sich die Rotationsfrequenz der Turbo-
molekularpumpe fiir den Fall des CSA 2.0. Um den Einfluss dieser Storung zu reduzieren,
wird in den mit ,bereinigt” bezeichneten Verldufen in Matlab ein optimierter sinusférmiger
Verlauf von dem aufgezeichneten Signal abgezogen.

Aufgrund des Frequenzdrifts der Vakuumpumpe ist dieses vereinfachte Vorgehen nur fiir
die optische Darstellung kurzer Zeitrdume geeignet. Fiir den Verstérker fiir den oberen
Geschwindigkeitsbereich, CSA 4.3, wird daher zur Reduzierung des Einflusses der Turbo-
molekularpumpe eine Schaltung verwendet, die die Schwingungen der Pumpe mit einem
Mikrofon aufnimmt, filtert und mit angepasster Amplitude und Phase in den Testeingang des
Ladungsverstérkers einkoppelt. Es ist zu beachten, dass dieses Vorgehen nur zur Reduzierung

schmalbandiger Stérungen eingesetzt werden kann.
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Grundsiétzlich ist es schwierig die Signale der hier gezeigten Verstéarker quantitativ oder
qualitativ zu vergleiche, da alle Verstéirker unterschiedliche Bandbreiten aufweisen. Deshalb
kann aus der Varianz der gemessenen Spannungen nicht direkt auf das Rauschverhalten in
einem bestimmten Frequenzbereich zuriickgeschlossen werden.

Der Verstiarker CSA 4.3 und der auf dem A250 der Amptek Inc. basierende Vergleichsverstér-
ker zeigen einen exponentiellen Abfall der Spannung nach einem kurzen Anstieg. Ursache
ist die niedrige Geschwindigkeit des Partikels. Durch die hohere untere Grenzfrequenz der
Verstarker CSA 4.3 und A250 wird die Elektrode des Detektors durch die Riickkoppelung
entladen, bevor der Partikel die Elektrode durchflogen hat.

Der Detektor des Amptek A250-Verstérkers ist dhnlich aufgebaut wie [7] und wird zum
Vergleich mit betrachtet. Da der Detektor fiir den Einsatz ohne digitales Filtersystem
vorgesehen ist, verfiigt dieser {iber einen zusétzlichen Bandpassfilter, der den grofiten Teil der
niederfrequenten Stérungen entfernt. Zusétzlich ist der Abstand dy zwischen der Elektrode
und der Abschirmung sehr kurz ausgefiihrt, um moglichst steile Flanken im Ladungssignal
zu generieren, die auch nach dem Herausfiltern der niederfrequenten Stoérungen mit einem
Schwellenwertentscheider gut erkannt werden koénnen.

Der Verstéarker CSA 4.3 ist nicht fiir die Verwendung mit langsamen Partikeln vorgesehen
und zeigt deshalb nur ein sehr eingeschrinktes Signal. Der Verstiarker CSA 2.0 hingegen
ist spezifisch fiir die Erkennung langsamer Partikel vorgesehen und zeigt das erwartete
differenzielle Signal, bestehend aus zwei ndherungsweise trapezférmigen Impulsen. Um das
Quantisierungsrauschen in der Messung des Signals des CSA 2.0 zu reduzieren, erfolgt nur fiir
dessen Verlauf eine digitale Filterung mit einem Tiefpassfilter mit einer Grenzfrequenz von
300 kHz. Mithilfe des Signals des CSA 2.0 kann die Ladung des Partikels auf Qpa. ~ 8,5fC
geschétzt werden. Aus den Signalen der anderen Verstérker kann die Ladung des Partikels
nicht direkt abgelesen werden, da aufgrund des Hochpassverhaltens kein statischer Endwert
der Ladung erreicht wird.

Diesbeziiglich wird Abbildung 5.21 betrachtet, welche die gemessenen Ladungsverldaufe fiir
einen Partikel mit Vi..¢ & 170 7+ darstellt. Es erfolgte eine digitale Filterung aller Verldufe
mit einem Tiefpassfilter mit einer Grenzfrequenz von 300 kHz. Aufgrund der hoheren Ge-
schwindigkeit erfolgt bereits keine vollstédndige Entladung mehr der Elektrode des Verstérkers
CSA 4.3 wiahrend des Durchflugs des Partikels.

Fiir den Verstérker, der auf dem Amptek A250 basiert, tritt der Sonderfall auf, dass der
Partikel in die Elektrode des Detektors einschldgt. Dadurch erfolgt ein teilweise schnellerer
Anstieg der Ladung, sodass die Ladungsverstirkung, bezogen auf den maximal auftretenden
Ausgangsspannungswert, um ca. 90 % auf 3,3V /pC verglichen mit dem Wert fiir den Partikel
Voart = 24 m/s ansteigt. Trotzdem liegt die Ladungsverstiarkung weiterhin deutlich unter dem
Wert fiir schnelle Partikel von Ag = 5,1V /pC.
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Abbildung 5.21: Verlauf der Ausgangsspannung fiir einen Staubpartikel mit Vpart ~ 170 =
im Zeitbereich.

Der Staubbeschleuniger fiir schnelle Staubpartikel befand sich im Zeitraum der Vermessung
noch nicht in einem betriebsbereiten Zustand, sodass es nicht moglich war, Messungen
bei Partikelgeschwindigkeiten durchzufiihren, bei denen alle Verstérker ein trapezformiges

Ausgangssignal zeigen.

Zur weiteren Verdeutlichung des Einflusses der mechanischen Einkopplungen in das Signal
der Verstérker im Zeitbereich, ist in Abbildung 5.22 der Verlauf der Signale der Verstérker fiir
einen relativ kleinen Staubpartikel gegeben. Das Signal des CSA 4.3 ist durch den Spannungs-
bereich des Oszilloskops abgeschnitten. Alle Spannungsverlédufe werden mit einem digitalen
Tiefpassfilter mit einer Grenzfrequenz von 300 kHz gefiltert. Es zeigen sich starke Stérungen,
deren Frequenzanteile fiir alle Verstarker im Bereich der Signalanteile der Ladungssignale

liegen.

Gleichzeitig tritt in allen Féllen durch niederfrequente Storung eine grolere Abweichung in der
gemessenen Spannung auf, als durch das Rauschen der Verstérker. Fiir eine aussagekréftige
Vermessung der Verstédrker mithilfe des Staubbeschleunigers fiir langsame Staubpartikel
ist daher zunéchst eine weitere Verbesserung des mechanischen Aufbaus des Detektors

notwendig.
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Abbildung 5.22: Verlauf der Ausgangsspannung fiir einen Staubpartikel mit Qpart ~ 2 {C
und Vpart &~ 14 73 im Zeitbereich.

Nach Abschluss der Messungen der vorliegenden Arbeit erfolgte eine weitere Verbesserung
der Entkopplung zwischen dem Detektor und der Vakuumpumpe. Einige Messergebnisse
des verbesserten Aufbaus konnen [117] entnommen werden. Grundsétzlich zeigt sich auch in

diesen Ergebnissen weiterhin eine Dominanz mechanischer Einkopplungen.

5.4 Diskussion

Die Messergebnisse der Verstéirker zeigen, dass grundsétzlich unter optimalen Bedingungen
meist nur geringe Abweichungen zwischen dem erwarteten Rauschverhalten und dem gemes-
senen Rauschverhalten auftreten. Es ist daher davon auszugehen, dass mit einem optimalen
Filtersystem eine Empfindlichkeit in der Gréfenordnung der Ergebnisse nach Kapitel 3
erreicht werden kann.

Insbesondere bei niedrigen Frequenzen erweist sich die Implementierung optimaler Bedingun-
gen als ausgesprochen anspruchsvoll. Sowohl der Einfluss des Isolationswiderstands, als auch
der Einfluss dielektrischer Verluste und der Einfluss mechanischer Einkopplungen beschrankt

sich bei entsprechender geringfiigigen Optimierung auf den Frequenzbereich bis maximal
ca. 10 kHz.
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Eine weitere Reduzierung des Einflusses der genannten Rausch- und Storquellen fithrt zu der
Verwendung spezieller Materialien zur Realisierung der notwendigen Aufbautechnik. Im Falle
der Minimierung des Einflusses mechanischer Stérungen sind aufwendige Entkoppelungs-
mafinahmen und Schallisolationsmafinahmen notwendig. Fiir den Fall der Vermessung mit
dem Staubbeschleuniger ergab sich aufgrund des vorhandenen Aufbaus keine Moglichkeit,
eine geeignete Entkoppelung zu realisieren. Deshalb kénnen fiir diesen Aufbau auch keine
aussagekréftigen Zahlen fiir die dquivalente Rauschladung ermittelt werden.

Zwar ist bei einer moglichen Verwendung der Verstarker im Weltraum von verédnderten
Umgebungsbedingungen auszugehen, grundsétzlich treten die beobachteten Storungen und
Rauschquellen aber auch unter Weltraumbedingungen auf.

Vorteilhaft wirkt sich bei entsprechender Auslegung des Systems die niedrigere Temperatur
aus, die besonders den Einfluss der Leckstréme der ESD-Schutzschaltung stark reduziert.
Bei einer Ausrichtung des Detektors, die zu einem Einfall von UV-Licht in den Detektor
fithrt, ist hier mit einer zusédtzlichen Rauschquelle zu rechnen, die sich durch photoinduzierte
Leckstrome ergibt [4].

Werden diese Leckstrome vereinfacht als eine Reduzierung des Isolationswiderstands betrach-
tet, folgt erneut eine iiberproportionale Erhéhung der Rauschleistung im Bereich niedriger
Frequenzen.

Aufgrund dieser Konzentration externer, zusétzlicher Stor- und Rauschquellen im Bereich
niedriger Frequenzen ist zu hinterfragen, ob eine Erweiterung des detektierbaren Geschwin-
digkeitsbereichs der Staubpartikel durch die Reduzierung der unteren Grenzfrequenz des

Verstérkersystems den besten Ansatz zur Erreichung dieses Ziels darstellt.

Eine denkbare alternative Methode zur Erweiterung des Geschwindigkeitsbereichs stellt die
Optimierung der Elektrodenform des Detektors dar. Zwar zeigt die theoretische Betrachtung,
dass unter Annahme eines 1/f-Rauschverlaufs ein grofierer Abstand zwischen der Elektrode
und der Abschirmung zu einer geringeren ENC fiihrt, gleichzeitig bedingt eine Vergroflerung
des Abstands aber auch eine Verschiebung der Signalenergie zu niedrigeren Frequenzen.
Eine Reduzierung der Flugstrecke des Detektors stellt daher ein Verfahren dar, um bei
gleichbleibendem Frequenzbereich des Verstirkersystems die Erkennung langsamerer Partikel
zu ermoglichen.

Aufgrund des sich bei dieser Methode ergebenden Anstiegs der Rauschladung mit abneh-
mendem Abstand ist keine pauschale Aussage dariiber moglich, ob und in welchem Umfang
dieses Vorgehen zu einer besseren Sensitivitdt des Gesamtsystems fiithrt. Fiir zukiinftige
Systementwiirfe ist daher bei der Auslegung des Detektors zusétzlich zu beriicksichtigen, ob
mit mechanischen Stéreinkopplungen oder Leckstrémen zu rechnen ist. Auch die Abhéngigkeit

der Storeinkopplungen von der Detektorgrofle ist zu beachten.
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6 Zusammenfassung

Im Mittelpunkt der vorliegenden Arbeit steht die systematische Optimierung von Systemen
zur Detektion geladener Staubpartikel durch die Auswertung influenzierter Ladungen. Das
Hauptziel ist dabei die Maximierung der Empfindlichkeit des Detektorsystems in Bezug
auf die Erkennung von geladenen Staubpartikeln, die eine Ladung im Bereich von wenigen
hundert Elementarladungen aufweisen. Weiterhin wird untersucht, wie die Varianz geschétzter
Partikelparameter optimiert werden kann. Es werden Schaltungen und Detektoren betrach-
tet, die die Erkennung von Partikeln in einem Geschwindigkeitsbereich von ca. 15m/s bis

300km/s ermoglichen.

Im ersten Teil der Arbeit erfolgt eine theoretische Betrachtung verschiedener Rauschquellen
und Detektorparameter, die einen signifikanten Einfluss auf die Sensitivitéit des Systems ha-
ben. Rauschquellen treten sowohl im Detektor, als auch im Ladungsverstéarker auf. Zusétzlich
beeinflusst die Anordnung der Elektroden des Detektors einerseits das Rauschverhalten des
Systems und andererseits die spektrale Verteilung der Leistung des Ladungssignals iiber der
Frequenz.

Die wichtigste Rauschquelle des Detektors ist das Rauschen der dielektrischen Elemente
des Detektors. Fiir den Landungsverstérker ist bei entsprechender Auslegung primér das
Rauschverhalten des Eingangstransistors von Bedeutung. Weitere Rauschquellen, wie bei-
spielsweise das Rauschen durch Gate-Leckstrome, kénnen durch die Auswahl geeigneter

Halbleiterprozesse und Materialien weitestgehend reduziert werden.

Ein erstes Hauptergebnis der Arbeit stellt die Beschreibung eines vereinfachten Simulati-
onsmodells des Systems dar, das sowohl ein Verhaltensmodell fiir den Detektor, als auch
ein Modell fiir den Verstérker beinhaltet. Zusétzlich wird ein ideales Filtersystem und ein
System zur Parameterschitzung hinter dem Verstérker angenommen.

Dieses Systemmodell erlaubt es, im Gegensatz zu traditionellen Ansétzen, die gegenseitigen
Abhéngigkeiten zwischen dem Rauschverhalten des Verstirkers und der Signalenergie des

Detektors aufzulosen.
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Dieses Simulationsmodell wird im dritten Teil verwendet, um das erwartete Verhalten un-
terschiedlich parametrierter Systeme zu betrachten. Es zeigt sich, dass lange Detektoren
mit einer relativ kurzen Elektrode die héchste Sensitivitdat in Bezug auf die Detektion von
Partikeln aufweisen. Fiir die optimale Schiatzung des Auftrittszeitpunkts ist primér eine hohe
Flankensteilheit des Ladungssignals entscheidend, die sowohl durch sehr kurze Elektroden,
als auch durch einen geringen Abstand zwischen der Abschirmung und der Elektrode erreicht
werden kann.

In Bezug auf die Auslegung des Verstérkers zeigt sich, dass im vorliegenden Fall stets die
klassische, durch das 1/f-Rauschen des Verstarkers bedingte Anpassungsbedingung fiir La-

dungsverstirker als optimal erscheint.

Ein weiteres Ergebnis der Arbeit stellt die Betrachtung des differenziellen Ladungsverstérkers
in Verbindung mit differenziellen Detektoren dar. Dieser Ansatz wird als Alternative zur
Verwendung des typischen unipolaren Ladungsverstéirkers untersucht. Die Ergebnisse zeigen,
dass, unter Annahme einer spektralen Rauschleistungsdichte mit 1/f-Anteil, der differenzielle
Aufbau ein um ca. 20 % verbessertes Signal-Rausch-Verhiltnis bei verdoppeltem Bauraum
und verdoppelter Leistungsaufnahme zeigt. Als ein Nachteil des differenziellen Aufbaus, auch
im Vergleich zu einem System mit zwei getrennten unipolaren Detektoren, erweist sich die
erhohte Varianz geschétzter Partikeleigenschaften.

Insgesamt erscheint ein differenzieller Aufbau daher primér dann vorteilhaft zu sein, wenn

Storeinkopplungen und Rauschen der Spannungsversorgung unterdriickt werden sollen.

In Bezug auf den Entwurf von Ladungsverstiarkern steht die Erweiterung des Frequenzbe-
reichs und daraus folgend die Erweiterung des Geschwindigkeitsbereichs der erkennbaren
Partikel im Mittelpunkt der Arbeit. Im unteren Frequenzbereich ermdglicht die systematische
Minimierung der Leckstrome ein Reduzierung der unteren Grenzfrequenz auf weniger als
10 Hz.

Im oberen Frequenzbereich ermoglicht eine optimierte Verstirkerarchitektur zusammen mit
weiteren Mafinahmen zur Verbesserung der Stabilitéit eine Anhebung der oberen Grenzfre-
quenz von typischerweise 10 MHz auf 50 MHz. Insbesondere im unteren Frequenzbereich
stehen bisher keine vergleichbaren Ladungsverstirker zur Verfiigung. Beispielhaft wird im Fre-
quenzbereich von 40 Hz bis 300 kHz fiir eine massebezogene Detektorkapazitit Cyer g = 2,2 pF

eine dquivalente Rauschladung von ENC = 55e~ erreicht.

Zuletzt zeigt die Vermessung der Verstérker, dass die entwickelten Ladungsverstérker grund-
sitzlich ein Verhalten zeigen, dass demjenigen #hnlich ist, das fiir die Optimierung des

Systems vorausgesetzt wurde. Abweichungen treten primér durch eingekoppelte mechanische
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Storungen auf, die im Messaufbau unter anderem durch Vakuumpumpen verursacht werden
und nur durch eine mechanische Optimierung des Aufbaus reduziert werden kénnten.

Einen alternativen Ansatz konnte die Reduzierung der Detektorabmessungen darstellen, um
Signalanteile in einen hoheren Frequenzbereich zu verschieben. Entsprechende Ansétze stellen

einen potenziellen Ausgangspunkt fiir zukiinftige Untersuchungen dar.

Zusammengefasst ist festzuhalten, dass die Arbeit wesentlich zu dem Versténdnis der gegen-
seitigen Abhéngigkeiten zwischen der Sensitivitdt des Systems, der Auslegung des Detektors,
dem Entwurf des Verstérkers, der Leistungsaufnahme des Verstérkers und der Auslegung des
Filtersystems beitrégt. Diese Erkenntnisse bilden einen wichtigen Baustein fiir die zukiinftige

Entwicklung optimierter Detektorsysteme fiir geladene kosmische Staubpartikel.
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A Anhang 1 - Verstirkerentwiirfe

In diesem Abschnitt erfolgt eine kurze Beschreibung des Betriebs der einzelnen Verstéarker-

entwiirfe, die im Rahmen der Arbeit betrachtet werden.

A.1 CSA 1.0 bis CSA 3.3

A.1.1 Anschlussplan CSA 1.0

In Abbildung A.1 ist der Anschlussplan des Verstéirkers CSA 1.0 gegeben. Der Chip kann
anhand des Schriftzugs ,,CSA 1.0 in der unteren rechten Ecke des Dies identifiziert werden.

Pads ohne Beschriftung sollten nicht gebondet werden. Die Pinliste ist Tabelle A.1 zu

entnehmen.

16151 14 13 12

S 3 T b 2

0o 2 o o ©

5 > =
1 | Uin+ Uausb+| 11
Uss| 10
2 | Uin- Uausb-| 9

o [

P 3 — o~ g g

G) D 8] o D

3 4 5 6 7 8

Abbildung A.1: Anschlussplan des Dies CSA 1.0.
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Tabelle A.1: Pinliste CSA 1.0

Nummer Name Beschreibung

1 Uin+ Positiver Eingang des Verstéarkers

2 Uin- Negativer Eingang des Verstérkers

3 GND Masse / Gleichtakt-Bezugsspannung

4 Uss Negative Versorgungsspannung Uss = —1,8 V

5 C1 Externe Filterkapazitit C = 22 uF zu Usg

6 C2 Externe Filterkapazitit Cy = 47 uF zu Usg

7 Rref Widerstand zur Einstellung des Biasstroms

8 Udd Positive Versorgungsspannung Upp = 1,0V

9 Uausb-  Negativer Ausgang des Pufferverstarkers

10 Uss Negative Versorgungsspannung Usg = —1,8 V

11 Uausb+ Positiver Ausgang des Pufferverstirkers

12 Uaus- Negativer Ausgang des Ladungsverstarkers ohne Pufferverstiarker
13 Uaus+  Positiver Ausgang des Ladungsverstéirkers ohne Pufferverstarker
14 Ureset  FEingang zur Riicksetzung der Riickkoppelung

15 Udd Positive Versorgungsspannung Upp = 1,5V

16 GND Masse / Gleichtakt-Bezugsspannung

A.1.2 Anschlussplan CSA 2.0

Der Anschlussplan zu dem Verstiarker CSA 2.0 ist in Abbildung A.2 gegeben. Der Chip weist
keine Beschriftung auf. Ein Chipfoto wird in Abbildung A.3 gezeigt. Pads ohne Beschriftung

im Anschlussplan sollten nicht gebondet werden.
Die Pinliste ist Tabelle A.2 zu entnehmen.
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Abbildung A.2: Anschlussplan des Dies CSA 2.0.
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Abbildung A.3: Chipfoto CSA 2.0.
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Tabelle A.2: Pinliste CSA 2.0

Nummer Name Beschreibung

1 Uin+ Positiver Eingang des Verstirkers

2 Uin- Negativer Eingang des Verstérkers

3 GND Masse / Gleichtakt-Bezugsspannung

4 Uss Negative Versorgungsspannung Uss = —1,8 V

5 C1 Externe Filterkapazitiat C', = 22 uF zu Usg

6 C2 Externe Filterkapazitiat Cy = 47 uF zu Usg

7 Rref Widerstand zur Einstellung des Biasstroms

8 Udd Positive Versorgungsspannung Upp = 1,56V

9 Uausb-  Negativer Ausgang des Pufferverstéirkers

10 Uausb+ Positiver Ausgang des Pufferverstirkers

11 Uaus- Negativer Ausgang des Ladungsverstirkers ohne Pufferverstarker
12 Uaus+  Positiver Ausgang des Ladungsverstérkers ohne Pufferverstarker
13 Ureset  Eingang zur Riicksetzung der Riickkoppelung

14 Udd Positive Versorgungsspannung Upp = 1,56V

15 GND Masse / Gleichtakt-Bezugsspannung
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A.1.3 Anschlussplan CSA 3.1 bis 3.3

Der Anschlussplan zu den Verstarkern CSA 3.1 bis 3.3 ist in Abbildung A.4 gegeben. Die
Variante des Dies kann jeweils der rechten unteren Ecke als Schriftzug entnommen werden.

Die Pinliste ist Tabelle A.3 zu entnehmen.
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5 3 ¢ 2 5
5 ) >
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Uss| 10
2 | Uin- Uausb-| 9
2 @ o ~ T 3
(G] D 8] o e D
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Abbildung A.4: Anschlussplan der Verstéirker der Variante 3.
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Tabelle A.3: Pinliste CSA 3.1 bis 3.3

Nummer Name Beschreibung

1 Uin+ Positiver Eingang des Verstéarkers

2 Uin- Negativer Eingang des Verstérkers

3 GND Masse / Gleichtakt-Bezugsspannung

4 Uss Negative Versorgungsspannung Uss = —1,8 V

5 C1 Externe Filterkapazitit C = 22 uF zu Usg

6 C2 Externe Filterkapazitit Cy = 47 uF zu Usg

7 Rref Widerstand zur Einstellung des Biasstroms

8 Udd Positive Versorgungsspannung Upp = 1,0V

9 Uausb-  Negativer Ausgang des Pufferverstarkers

10 Uss Negative Versorgungsspannung Usg = —1,8 V

11 Uausb+ Positiver Ausgang des Pufferverstirkers

12 Uaus- Negativer Ausgang des Ladungsverstarkers ohne Pufferverstiarker
13 Uaus+  Positiver Ausgang des Ladungsverstéirkers ohne Pufferverstarker
14 Ureset  FEingang zur Riicksetzung der Riickkoppelung

15 Udd Positive Versorgungsspannung Upp = 1,5V

16 GND Masse / Gleichtakt-Bezugsspannung

A.1.4 Verschaltung und Betrieb

Die folgenden Ausfithrungen treffen allgemein auf alle Verstérker der Variante 1.0 bis 3.3 zu.
Im Falle von Abweichungen werden diese gesondert erwéhnt.

Die Kapazitdaten € und (5 sind nur notwendig, wenn eine asymmetrische kapazitive Last am
Eingang des Verstirker angeschlossen wird. Im Rahmen der Arbeit erfolgt keine Betrachtung
dieses Szenarios, sodass keine Messungen von Aufbauten gezeigt werden, die diese Kapazité-
ten aufweisen.

Uber den Pin ,Rref kann eine Anpassung des Biasstroms des Verstérkers erfolgen. Der
interne Referenzwiderstand hat einen nominellen Wert von R, = 1,44 k() und ist mit Upp
verbunden. Der zusétzliche interne Widerstand am Pin ,Rref betragt Ryefaus = 1,65 k(2.
Durch das Hinzufiigen eines zusétzlichen externen Widerstands zwischen ,, Rref* und Upp
kann der Wert des internen Referenzwiderstands reduziert werden.

Es zeigte sich, dass fiir die vorhandenen Dies keine relevante Verbesserung des Rauschverhal-
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tens durch die Anpassung des Referenzstroms erreicht werden kann, sodass im Rahmen der
Messungen kein zusétzlicher externer Widerstand eingesetzt wird.

Zur Riicksetzung des Verstérkers ist regelméflig ein Riicksetzimpuls an den Eingang ,,Ureset®
anzulegen. Der Verlauf des Impulses innerhalb einer Periode ist Abbildung A.5 zu entnehmen.
Typische Werte zur Generierung des Impulses sind in Tabelle A.4 gegeben. Die realisierbare
Periodendauer des Riicksetzimpulses und die Dauer des Impulses héngen in einem erhebli-
chen Mafle von den Umgebungsbedingungen der Elektroden am Eingang des Verstérkers ab.
Unter optimalen Bedingungen, d.h. bei vorliegen eines sehr hohen Isolationswiderstands und
einer sehr geringer dielektrischen Absorption, kann die Periodendauer des Riicksetzimpulses
um ca. eine Groflenordnung erhoht werden. Auch die Dauer des Riicksetzimpulses kann
gegebenenfalls reduziert werden.

Wahrend von der Riicksetzspannung Uyeset n Dicht abgewichen werden sollte, kann die Span-

U
Ureset, h
Ureset,n I L3O '
T freset [
TP

Abbildung A.5: Verlauf des Riicksetzimpulses im Zeitbereich.

Tabelle A.4: Parameter des Riicksetzsignals

Parameter Wert (typisch)
Ureset,h 073V

Urcsct,n -1 78 Vv
treset 20 ms
T, 10

nung im leitenden Zustand Usesetp in dem Bereich Useserp = 0V ... 1,5V festgelegt werden.
Es ist zu beachten, dass der maximal mogliche Leckstrom am Eingang des Verstérkers trotz
der variablen Riicksetzbarkeit begrenzt ist.

Tritt ein Zustand auf, in dem scheinbar kein stabiler Arbeitspunkt des Verstérkers erreicht

werden kann, ist zunéchst sicherzustellen, dass alle Isolatoren im Bereich des Felds zwischen
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dem Eingangs des Verstéarkers und der Abschirmung frei von jeglichen Verunreinigungen sind.
Es ist dabei zumeist ausreichend, die entsprechenden Bereiche der Platine mit Isopropanol
und Reinraum-Reinigungsstdbchen griindlich zu sdubern. Danach erfolgt eine Trocknung im
Ofen.

Ein weiterer Faktor, der den Betrieb des Verstérkers in einem stabilen Arbeitspunkt ver-
hindern kann, ist das Auftreten dielektrischer Absorption. In diesem Fall kann meist ein
stabiler Arbeitspunkt erreicht werden, indem der Verstéirker zunéchst fiir einen Zeitraum
von mehreren Stunden unter periodischer Riicksetzung betrieben wird. Es kann auch helfen,
die Schaltung und die Isolatoren fiir einen kurzen Zeitraum zu beleuchten, sodass Ladungen,
die im Bereich der Isolatoren , gefangen® sind, abfliefen kénnen.

Davon abgesehen ist sicherzustellen, dass insbesondere der Die des Verstérkers vor Licht
geschiitzt ist, um eine Herabsetzung des Isolationswiderstands zu verhindern.

Beim Entwurf einer Tragerplatine sollte darauf geachtet werden, dass die Eingénge des
Verstérkers durch eine Abschirmung geschiitzt werden, die mit der Masse verbunden ist. Es
ist gleichzeitig darauf zu achten, dass die Kapazitiat zwischen der Abschirmung und dem
Eingang des Verstérkers so klein wie moglich ausféllt. Zuletzt ist sicherzustellen, dass keine
elektrostatischen Entladungen am Eingang des Verstarkers auftreten, da die Verstéarker CSA
1.0 und CSA 2.0 keinen ESD-Schutz am Eingang des Verstéirkers aufweisen. Die Verstérker
3.1 bis 3.3 weisen auch am Eingang einen begrenzten ESD-Schutz auf. Alle anderen Pads der
Verstéarker weisen grundsétzlich eine ESD-Schutzschaltung auf.

Im Tabelle A.5 sind verschiedene weitere Eigenschaften der Verstérker bei einer Umgebung-

stemperatur von 1" = 293 K angegeben.

Tabelle A.5: Gemessene Eigenschaften CSA 1.0 bis 3.3

Eigenschaft Grofle Wert
Positive Versorgungsspannung Ubp 1,0V
Negative Versorgungsspannung Uss —-1,8V
Stromaufnahme CSA 1.0 Toes 8,5mA
Stromaufnahme CSA 3.1 Tges 7,8 mA
Stromaufnahme CSA 3.2 Toes 13,2mA
Stromaufnahme CSA 3.3 Toes 14,7mA
Maximale Ausgangsamplitude [7aus,max ~ 600 mV

Maximale Anstiegsgeschwindigkeit Ausgangsspannung max(dUy.s/dt) =~ 9,4V /us
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A.2 CSA 4

Ein Anschlussplan des Verstérkers der Variante 4 ist in Abbildung A.6 gegeben. Tabelle A.6
enthélt eine Liste mit der Bezeichnung der Pads. Es ist zunéchst zu beachten, dass die
Pads 7, 9, 22, 24, 25 und 27 intern nicht verbunden sind. Auf dem Chip befinden sich
drei getrennte Ladungsverstiarker, die sich jeweils aus einer unterschiedlichen Anzahl an
Verstéarkergrundzellen zusammensetzen.

Die kleinste Konfiguration besteht aus einer einzelnen Verstiarkergrundzelle, die weiteren
Konfigurationen bestehen aus 3 und 7 Grundzellen. Weitere Konfigurationen kénnen generiert
werden, indem mehrere der festen Konfigurationen parallel geschaltet werden.

Die Anschliisse der Verstiarkergrundkonfigurationen sind wie folgt zu verschalten: Der An-
schluss ,,GNDx“ | wobei ,x“ der betrachteten Konfiguration entspricht, ist mit der Masse der
Versorgungsspannung zu verbinden. Der Anschluss ,,GNDxs® ist vorgesehen, um eine innere
Abschirmung des Detektors und die Abschirmung der Zuleitung zum Detektor anzuschliefen.
Die Verwendbarkeit héangt von dem eingesetzten Massekonzept ab. Ist die Abschirmung fest
mit der globalen Masse verbunden, kann auf eine Verwendung dieses Anschlusses verzichtet
werden.

Die Versorgungsspannung des Verstérkers ist an ,,Ussx" anzuschlieen. Die nominale Betriebs-
spannung betrigt —2.5 V. Es sollte eine negative Versorgungsspannung eingesetzt werden,
da der Verstiarker eine PMOS-Eingangsstufe verwendet, sodass das Bezugspotential der
Eingangsspannung durch die positive Versorgungsspannung gegeben ist, die mit der Abschir-
mung des Detektors zu verbinden ist. Die Elektrode des Detektors selbst ist mit ,,Uinx“ zu
verbinden.

Der Ausgang des Verstarkers ,,Uoutx® weist aufgrund der asymmetrischen Versorgungsspan-
nung einen Gleichspannungsoffset auf. Es ist daher vorgesehen, dass hier eine kapazitive
Koppelung und ein weiterer Verstérker eingesetzt wird.

Der Anschluss ,jicx“ stellt ein internes Potential des Verstarkers dar, das bei der Parallel-
schaltung mehrerer Konfigurationen direkt zu verbinden ist. Es ist darauf zu achten, dass
hier keine zusétzliche parasitire Last angeschlossen wird.

Der Anschluss ,,Ubiasx“ kann zur Anpassung des Referenzstroms verwendet werden. Der
Wert des internen Referenzwiderstands betrigt nominell 26,5 k(2 pro Verstiarkergrundzelle.
Das Bezugspotential des des Referenzwiderstands ist ,,Ussx*. An den Anschliissen ,caplx”,
,cap2x“ und ,,cap3x” sind Filterkapazitéiten entsprechend der Erlauterungen in Abschnitt 5.2.1
anzuschliefen. Es ist zusétzlich der dort gezeigte beispielhafte Aufbau der Konfiguration
mit drei parallelgeschalteten Verstédrkergrundzellen zu beachten. In der Konfiguration mit
drei Verstirkergrundzellen betriagt die Stromaufnahme bei Raumtemperatur 20,9 mA. Die

maximale Anderungsrate der Ausgangsspannung betréigt fiir den Aufbau mit nachfolgen-
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dem Verstérker 165V /ps. Der Spitze-Spitze-Wert der maximale Ausgangsamplitude betrégt
Uppaus = 1,1 V.
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Abbildung A.6: Anschlussplan der Verstérker der Variante 4.
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Tabelle A.6: Pinliste CSA 4

Nummer Konfiguration Name  Beschreibung

1 1 cap31 Filter an pjass

2 1 icl Internes Potential ¢y

3 1 Uoutl  Ausgang des Verstérkers

4 1 capll Filter an @p;as

5 1 cap21 Filter an @pias0

6 1 Ubiasl Biasspannung der Stromreferenz
8 3 Uin3 Eingang des Verstérkers

10 3 GND3s Masse Konfiguration 3 fiir Abschirmung
11 3 GND3  Masse Konfiguration 3

12 3 cap33 Filter an @piass

13 3 Uss3 Negative Versorgungsspannung
14 3 Ubias3 Biasspannung der Stromreferenz
15 3 cap23 Filter an @pias0

16 3 capl3 Filter an piast

17 3 Uout3  Ausgang des Verstérkers

18 3 ic3 Internes Potential ¢,

19 3 Ussl Negative Versorgungsspannung
20 1 GND1 Masse Konfiguration 1

21 1 GND1s Masse Konfiguration 1 fiir Abschirmung
23 1 Uinl Eingang des Verstéirkers

26 7 Uin7 Eingang des Verstérkers

28 7 GND7s Masse Konfiguration 7 fiir Abschirmung
29 7 GND7  Masse Konfiguration 7

30 7 cap37 Filter an @pias3

31 7 Uss7 Negative Versorgungsspannung
32 7 Ubias7 Biasspannung der Stromreferenz
33 7 cap27 Filter an ¢pjaso

34 7 capl7 Filter an opias

35 7 Uout7?7  Ausgang des Verstérkers

36 7 ic7 Internes Potential oy
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