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KLAuS und STiC - Zwei ASICs zur prizisen Energie- und Zeitmessung

Silizium Photomultiplier (SiPM) sind aus einer Pixelstruktur bestehende Halbleiter-
Photodetektoren, die durch Lawineneffekte in den Pixeln der Sensoren die Messung kleinster
Lichtsignale mit einer hohen Energie- und Zeitauflosung erlauben. Durch ihre besonderen
Eigenschaften lassen sie sich in hochgranulare Detektorsysteme integrieren. Zur Messung
der Ladungssignale des Detektors ist die Entwicklung von spezieller Elektronik erforderlich.
Die vorliegende Arbeit beschéftigt sich mit dieser Ausleseelektronik fiir Silizium Photomul-
tiplier.

Zur Charakerisierung eines am Kirchhoff Institut fiir Physik entwickelten ASIC (Application-
specific integrated circuit) fiir die Energiemessung wurden Messaufbauten entwickelt, die eine
automatisierte Messung der Eigenschaften des ASIC erlauben. Die durchgefiithrten Charak-
terisierungsmessungen erlauben die Weiterentwicklung des ASIC zu einem vollstdndigen
Auslesesystem. Neben der Effizienz der Ladungsmessung wurde die angewandte Technik zur
Minimierung des Stomverbrauchs getestet. Durch Messungen und Simulationen wurden ver-
schiedene Beitréige zur Energieauflosung des Systems untersucht. Die Ergebnisse zeigen ein
Signal-zu-Rauschverhéltnis von 8,37 fiir einzelne Pixelsignale.

Die Messung der Zeitinformation ist wesentlich fiir die Positron-Emissions-Tomographie. Am
KIP wurde ein Auslesechip zur Zeitmessung von Signalen von Silizium Photomultipliern ent-
wickelt. In dieser Arbeit wurden Mixed-Signal Simulationen mit diesem ASIC durchgefiihrt,
um die korrekte Ubergabe der Daten zwischen Analog- und Digitalteil zu iiberpriifen. Das
Konzept der Energiemessung des ASIC wurde mit einer fritheren Version getestet. Die Mes-
sungen zeigen, dass sich mit dieser Methode eine Energieauflésung von og/E = 11,6%
erreichen ldsst.

KLAuS and STiC - Two ASICs for precise measurements of energy and time

Silicon Photomultipliers are pixelized photodetectors based on semiconductors. These sen-
sors allow precise measurements of smallest light signals in energy and time, making use
of avalanche processes in the sensor’s pixels. Due to their special properties, an integration
into highly granular detector systems is possible. However, the measurement of the sensor’s
charge signals requires the development of special electronics for this purpose. These readout
circuits are the topic of this thesis.

In order to characterize an ASIC (Application-specific integrated circuit) developed at KIP
and designed for energy measurements, a test stand was developed to study the characteri-
stics of this ASIC in an automated fashion. The measurements allow further developments
towards a fully integrated readout system. The charge conversion efficiency of the ASIC was
measured, and methods for low-power operation were studied. Contributions to the energy
resolution were studied using measurments and simulations, and show a signal-to-noise ratio
of 8.37 for single pixel signals.

The precise measurement of time is crucial for positron-emmision-tomography. An ASIC
was developed at KIP to measure the time information of silicon photomultiplier signals.
This thesis describes the realized simulations with this ASIC in order to assure correct hand-
over of the measured data between the analog and digital parts of the chip. The concept of
energy measurement used in the ASIC was tested with a previous version of the chip. These
measurements show that an energy resolusion of og/E = 11,6% is achievable.
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Kapitel 1

Einflihrung

In der Hochenergiephysik sowie der in radiologischen Medizindiagnostik stellt die Detektion
von hochenergetischen Teilchen, die durch Teilchenkollisionen beziehungsweise aus dem Zerfall
von radioaktiven Isotopen entstehen, die Grundlage der Messungen dar. Der Detektionsme-
chanismus fiir diese hochenergetischen Teilchen basiert auf der Messung ihres Energieverlusts
beim durchqueren eines aktiven Detektionsmaterials. Der Energieverlust kann sich bei ge-
ladenen Teilchen durch Ionisation und damit einer direkten Detektion aus der freigesetzten
Ladung zeigen. Im Rahmen dieser Arbeit ist jedoch der Energieverlust der priméren Teilchen
durch die Produktion von Sekundéirteilchen besonders hervorzuheben. Diese niederenergeti-
schen Teilchen verlieren ihre Energie iiber Ionisationsprozesse oder iiber die Anregung von
Elektronen im aktiven Medium. Ein Beispiel fiir solche Materialien stellen Szintillatoren dar,
bei denen die Anregung der im Material gebundenen Elektronen bei Rekombination der La-
dungstriager in niederenergetische Zustinde zur Erzeugung von sichtbarem Licht fiihrt. Die-
ses Szintillationslicht kann mit Photodetektoren gemessen werden. Viele in der Hochenergie-
oder Astrophysik sowie im Bereich der radiologischen Medizintechnik verwendete Detekto-
ren messen optische Photonen im Energiebereich von O(1eV). Insbesondere die Verwendung
von Szintillatoren zur Messung von Teilchenstrahlung erweitert den Anwendungsbereich von
Lichtdetektoren erheblich. Die in der Regel schwachen Lichtsignale lassen sich beispielsweise
mit konventionellen Photomultipliern messen, die auf der Verstéirkung des priméren, von Pho-
tonen erzeugten Ladungssignals durch Lawineneffekte beruhen. Die rasanten Entwicklungen
im Bereich der Halbleiterelektronik in den letzten vierzig Jahren boten eine Vielzahl an neuen
Moglichkeiten zur Entwicklung von halbleiterbasierten Photodetektoren. In dieser Technologie
lassen sich Detektoren in groflen Stiickzahlen, kleinen Abmessungen und zu giinstigen Preisen
herstellen. Zentrales Thema dieser Arbeit ist die Auslese von Silizium-Photomultipliern. Be-
vor im ersten Kapitel auf diesen Detektortyp und die Entstehung der zu messenden Signale
niher eingegangen wird, sollen in den folgenden Abschnitten die Prinzipien von Halbleitern in
Bezug auf ihre Verwendung in Halbleiterdetektoren und elektronischen Schaltungen skizziert
werden. Zum Schluss soll auf zwei Anwendungsmoglichkeiten der Silizium Photomultiplier
niher eingegangen werden, welche die Anforderungen an die entwickelte Ausleseelektronik
definieren. Im zweiten Kapitel sollen Grundlagen der analogen Schaltungstechnik dargestellt
werden, die zum Verstdndnis der vorgestellten Elektronik und den in den Messungen beobach-
teten Effekten notwendig sind. Ein besonderer Fokus ist dabei auf die Auslese von gepulsten
Stromsignalen gelegt. Das dritte Kapitel beschéftigt sich mit dem Auslesechip KLAuS, der
am Kirchhoff Institut fiir Physik in Heidelberg entwickelt wurde. Er dient der Energiemessung
mit Silizium Photomultipliern und ist fiir eine prizise Ladungsmessung optimiert. Kapitel 4
beschéftigt sich mit der Zeitmessung von Signalen der Sensoren. Grundlegende, zum Erreichen
einer hohen Zeitauflosung notwendige Eigenschaften der Ausleseelektronik werden diskutiert.
Der ASIC STiC2 zur prizisen Zeitmessung wird vorgestellt.
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1.1. Halbleiter und einfache Photodetektoren

Betrachtet man die Bindung von Elektronen in einem Kristall mit grofler Gitterkonstante,
so ergeben sich mangels eines Uberlapps der Elektronenwellenfunktionen der Nachbarato-
me diskrete Energieeigenzustéinde, die mit Elektronen besetzt werden kénnen. Bei kleineren
Gitterabsténden spielen die Nachbaratome zunehmend eine Rolle. Die Schrodingergleichung
fiir das periodische Potential fithrt zur Aufspaltung der hochgradig entarteten Gesamtwel-
lenfunktion. In diesem Fall kann nicht mehr von diskreten Energieeigenzustéinden gesprochen
werden. Es entwickeln sich kontinuierliche Energiebénder. Die Entwicklung der Bandstruktur
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Abbildung 1.1.: Entwicklung der Bandstruktur bei kleineren Gitterkonstanten fiir ein Siliziumkristall. Aus
125]

als Funktion des Gitterabstands ist in Abbildung gezeigt. Die Lage dieser Bénder und die
Fermi-Energie des Systems definieren die elektrischen Eigenschaften eines Kristalls, denn nur
teilweise besetzte Bénder kénnen zum Ladungstransport beitragen. In Abbildung ist die
Lage der Bénder bei Isolatoren, Halbleitern und Metallen beispielhaft dargestellt. Isolatoren
haben ein unbesetztes Energieband (Leitungsband), das energetisch klar vom voll besetzten
Valenzband separiert ist. Der Abstand zwischen den beiden Béndern wird als Bandliicke be-
zeichnet. Metalle besitzen durch eine entsprechende Fermi-Energie oder iiberlappende Bénder
ein teilweise gefiilltes Leitungsband, in dem der Ladungstransport stattfinden kann. Halb-
leiter zeichnen sich durch eine energetisch kleine Bandliicke von etwa 1eV aus, wobei die
Fermi-Energie annéhernd in der Mitte der Bandliicke liegt. Die Zustéinde werden nach der
Fermi-Verteilung mit Elektronen aufgefiillt:

1
exp (b;;?f ) +1
Dabei bezeichnet Ey die Fermi-Energie des Systems, T die Temperatur und kp den Boltz-
mannfaktor. Daher verhalten sich Halbleiter bei T' = 0K wie Isolatoren, denn in diesem

Fall ist das Valenzband vollstédndig gefiillt und das Leitungsband nicht besetzt. Bei endlichen
Temperaturen verbreitert sich die Fermi-Verteilung und die thermische Energie reicht aus,

f(E,T) = (1.1)
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Abbildung 1.2.: Bandstruktur von Isolatoren (a), Halbleitern bei endlichen Temperaturen (b) und Metallen
(c,d). Aus [25]

um Elektronen in das Leitungsband zu heben!. Dadurch entsteht ein unbesetzter Zustand
im Valenzband, der als positiv geladenes Quasiteilchen angesehen werden kann und als Loch
bezeichnet wird. Innerhalb der Bénder ist die Zustandsdichte stetig und kann im Bereich
der Bandkanten durch die Dichtefunktion eines freien Fermionengases angenéhert werden.
Sowohl die thermisch ins Leitungsband angeregten Elektronen als auch die dadurch entste-
henden Locher sind frei im Kristall beweglich und erlauben die elektrische Leitfihigkeit des
Halbleiters. Die Bindung an den Kristall manifestiert sich durch eine effektive Masse my, , der
Elektronen und Locher. Die Zustandsdichten sind in dieser Ndherung gegeben durch

om* \*/?
DL(E) =4m ( h2n > E - EL (12&)
bzw. durch
Imn* 3/2
Dy (E) = 4n <h;’> VEy—E (1.2b)
und man erhélt die Dichte der Elektronen und Locher im Kristall zu
n(T) = /L . dDL(E)f(E,T) dE ~ Npe (FL=Ep)/ksT (1.3a)
bzw.
p(T) =/V ., de(E) [1— f(E,T)] dE ~ Nye!Fv—En/ksT (1.3b)

wo N7 und Ny die effektiven Dichten der freien Ladungstriger an den Bandkanten Ej und
Ey bezeichnen [20]. Dies fithrt zu einer intrinsischen Leitfihigkeit von Halbleitern, die im
Bereich zwischen der von Metallen und Isolatoren liegt:

o = e(n(T) - jin +p(T) - 1) (14)

Diese ist aus der Bewegung der Elektronen und Locher gegeben, die durch ihre unterschiedli-
chen Mobilitidten u,, verschieden stark zur elektrischen Leitfahigkeit beitragen. Das Drude-
Modell beschreibt elektrische Transporteigenschaften durch eine mittlere Driftgeschwindig-
keit der Ladungstriager im elektrischen Feld, die innerhalb einer charakteristischen Stofizeit

'Der Bandiibergang geschieht in der Regel nicht direkt, sondern wird durch Einfangprozesse an Gitterfehlstel-
len im Kristall induziert. Dies hat jedoch nur Auswirkungen auf das dynamische Verhalten des Halbleiters.
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beschleunigt und dann durch Wechselwirkungen mit dem Kristall abgebremst werden (siehe
z.B. [20]). Dieses fiihrt auf Grund der unterschiedlichen effektiven Massen zu einer wesentlich
geringeren Mobilitédt der Locher im Vergleich zu der von Elektronen. Dies hat einen erhebli-
chen Einfluss auf die Funktion von Halbleiterdetektoren und elektronischen Bauelementen.

1.1.1. Dotierte Halbleiter

Defekte in Kristallen, seien sie durch Verunreinigungen oder durch Gitterfehlstellen erzeugt,
fithren zu weiteren besetzbaren Energiezustdnden im Halbleiter. Die meisten technisch genutz-
ten Halbleiter wie Silizium oder Germanium sind in der vierten Hauptgruppe des Perioden-
systems zu finden. Bringt man geringe Verunreinigungen mit drei- oder fiinfwertigen Atomen
in einen solchen Halbleiterkristall ein, so konnen sich neue Energiezustéinde im Bereich der
Bandliicke bilden. Im Fall einer Verunreinigung mit fiinfwertigen Fremdatomen bildet sich
ein als Donatorniveau bezeichneter Zustand nahe des Leitungsbandes. Die iiberschiissigen
Elektronen sind nur schwach gebunden und kénnen leicht ins Leitungsband angehoben wer-
den. Dadurch verschiebt sich die Fermi-Energie in die Richtung des Leitungsbandes und die
Elektronenkonzentration steigt gegeniiber der Konzentration an Loéchern im Halbleiter. Ein
so verunreinigter Kristall wird als n-dotierter Halbleiter bezeichnet. Umgekehrt erreicht man
durch Einbringen von dreiwertigen Atomen einen Uberschuss an Lochern und die Bildung
eines Akzeptorniveaus nahe der Valenzbandkante. Ein solcher Halbleiter wird als p-dotiert
bezeichnet. Die beiden Typen von dotierten Halbleitern sind in Abbildung dargestellt.

n-dotierter Halbleiter p-dotierter Halbleiter
Leitungsband Leitungsband
E E
L L
-—— o - ——— -—- - E
\ D
\ Er
D t
E onatoren E Akzeptoren
/ E
¥ f
-— = ———— -— - E,
Ey Ey
Valenzband Valenzband
R _
X X

Abbildung 1.3.: Entwicklung neuer Energiezustinde in dotierten Halbleitern

1.1.2. Der pn-Ubergang

Bringt man p- und n-dotierte Halbleiter in Kontakt, so diffundieren einige der freien Ladungs-
triger entlang des Konzentrationsgefilles von Elektronen und Lichern am pn-Ubergang in
den umgekehrt dotierten Bereich, wo sie rekombinieren. Im Bereich des Ubergangs bildet sich
ein Volumen ohne freie Ladungstriger (Verarmungszone). Die Atome des Dotierungsmate-
rials innerhalb der Verarmungszone sind nun geladen und verursachen ein elektrisches Feld,
das freie Ladungstriger zum Driften entlang des Feldes bewegt. Die zur Drift bzw. Diffusion
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p-Dotierter Halbleiter =~ Verarmungszone n-Dotierter Halbleiter
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Abbildung 1.4.: Potentialverlauf, Ladungstrigerdichten und elektrisches Feld an einem pn-Ubergang. Die
Feld- und Diffusionsstrome der Elektronen und Locher sind als blaue Pfeile in den jeweiligen
Béandern eingezeichnet.

gehorigen Strome j; und jg kompensieren sich im thermischen Gleichgewicht, sodass ein sta-
tiondres Feld bzw. eine Potentialstufe der Hohe Vp zwischen n- und p-dotiertem Halbleiter
entsteht (Abbildung . Die Hohe der Potentialstufe ist durch das Konzentrationsgefélle der
freien Ladungstriger am Ubergang bestimmt. Sie kann durch die Dotierung des Halbleiters
gesteuert werden und ist durch Donator- und Akzeptorkonzentrationen np und n4 in den je-
weiligen Bereichen sowie der intrinsischen Elektronenkonzentration n; im Halbleiter gegeben:

eVp = kpT'ln <"DZA> (1.5)
n;

Der durch die Drift erzeugte Strom j; ist im Wesentlichen unabhéngig von der Potential-
differenz am Ubergang, da die freien Ladungstréger praktisch immer durch das elektrische
Feld getrennt werden, statt zu rekombinieren. Demgegeniiber miissen die zum Diffusionss-
trom jg beitragenden Ladungstriager die Potentialstufe iiberwinden, j; ist daher von deren
Potentialdifferenz abhéngig. Im thermischen Gleichgewicht gilt:

sl = ljal = a(T) e=VP/ko T, (1.6)

wobei a(T) eine geringfiigig von der Temperatur abhéingige Funktion ist. Legt man zwischen
Anode und Kathode des Ubergangs eine Spannung Vj; an, so gleichen sich Diffusions- und
Driftstrom nicht mehr aus, denn der Diffusionsstrom ist jetzt durch die Potentialstufe V,;+Vp
gegeben.
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Man erhilt dann den Gesamtstrom durch den Ubergang als Funktion der angelegten Span-
nung zu:

3(V) = g (/5T 1) mit j, = (57 + ) (L)
(Vi=0)
Der pn-Ubergang hat gleichrichtende Eigenschaften und wird als Diode bezeichnet. Eine von
auflen angelegte Spannung in Sperrrichtung der Diode (V4; < 0) bewirkt ein Anwachsen der
Verarmungszone, mit der eine Raumladungskapazitét verkniipft werden kann. Diese parasitéire
Kapazitiat der Diode tritt in allen elektronischen Bauteilen aus Halbleitern auf und veréndert
ihr Verhalten entsprechend. Desweiteren wird die Verarmungszone im folgenden Abschnitt das
Detektionsvolumen eines Photodetektors definieren. Die Gréfle der Verarmungszone entlang
der Diode ist durch die Dotierungskonzentrationen im Halbleiter gegeben:

Vi) = \/2660(3(JJVVZV+DND) (Vb — Vi) (1.8)

Die sich aus dem verarmten Volumen A - d entwickelte Kapazitit der Diode ist

eepd
C(Vy) = ——. 1.9
Y = dwi o
Es ist anzumerken, dass die hier dargestellten Abhingigkeiten nur ndherungsweise dem Ver-
halten einer realen Diode entsprechen. In realen Halbleitern ergeben sich andere Effekte, die
das tatséchliche Verhalten beeinflussen. Beispielsweise wurden hier bei hoheren Gegenspan-
nungen auftrete Tunnelprozesse der Elektronen durch die Verarmungszone nicht beriicksichtigt.

1.1.3. Absorption von Photonen im Halbleiter: die Photodiode

Abgesehen von der thermischen Anregung konnen Elektron-Loch-Paare auch durch die Ab-
sorption von Photonen mit einer Energie, die grofler als die Bandliicke ist, erzeugt werden. Der
dominante Prozess fiir Photonen mit einer Energie von etwa 1€V ist dabei der innere Photo-
effekt. Durchdringt ein Photon einen Festkorper, so ist seine Absorptionswahrscheinlichkeit
nach einer Strecke z durch

plz) =1—e B (1.10)

bestimmt, wobei a(E,) den Absorptionskoeffizienten darstellt. Der Absorptionskoeffizient
ist durch den Wirkungsquerschnitt des Photoeffekts bestimmt. Bei den technisch wichtigen
Halbleitern Silizium und Germanium ist zum Ubergang bei niedrigen Energien zusitzlich
eine Wechselwirkung mit dem Kristallgitter notwendig, da diese Halbleiter eine indirekte
Bandliicke besitzen und die Impulserhaltung nur durch Wechselwirkungen mit Phononen
gewihrleistet werden kann. Hierdurch ergibt sich eine starke Wellenldngenabhéngigkeit des
Absorptionskoeflizienten.

Gibt ein Photon seine Energie bei der Absorption an ein Elektron im Valenzband des Halb-
leiters ab, so wird letzteres ins Leitungsband angehoben. Das Elektron verliert seine Energie
zunédchst durch Phononanregung, bis es an der Bandkante des Halbleiters angelangt ist und
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rekombiniert dann unter Photonemission ins Valenzband. Findet die Absorption jedoch in
der Verarmungszone einer Halbleiterdiode statt, dann werden die erzeugten Ladungstriager
vor ihrer Rekombination durch das elektrische Feld getrennt und driften zu den entsprechen-
den Elektroden. Dies fiihrt zu einem zusétzlichen Feldstrom, der sich an den Kontakten der
Diode messen lédsst. Die Detektionswahrscheinlichkeit fiir einzelne Photonen ist durch die
Absorptionswahrscheinlichkeit innerhalb der Verarmungszone, also insbesondere durch deren
Dimensionen aus Gleichung und dem Absorptionskoeffizienten o(FE,) gegeben.

Fiir die hier diskutierten optischen Photonen wird in der Regel nur ein Elektron-Loch-Paar
pro Photon erzeugt. Dieses Signal ist jedoch von anderen Rauschquellen, wie dem Rauschen
des Stroms durch die Diode oder der Ausleseelektronik, dominiert und kann nicht gemes-
sen werden. Zur Detektion kleinster Lichtsignale, bestehend aus wenigen Photonen, ist die
Verstéarkung des priméren Elektron-Loch-Paars im Detektor notwendig. Entsprechende Tech-
niken zur Verstarkung werden im folgenden Abschnitt dargestellt.

1.2. Photodetektoren mit Lawineneffekt - Silizium Photomultiplier

Wie bereits in angedeutet, entwickelt sich aus dem Drude-Modell eine mittlere Driftge-
schwindigkeit der Ladungstriger im elektrischen Feld der Verarmungszone einer Diode. Die
Ladungstriger gewinnen im Feld kinetische Energie und werden nach einer typischen Stof3-
zeit gestreut. Bei hoheren Spannungen an der Diode reicht die Energie der Ladungstriager
nach ihrer Beschleunigung im elektrischen Feld aus, um bei Sté8en neue Elektron-Loch-Paare
zu bilden. Diese werden im Feld beschleunigt und konnen selbst neue freie Ladungstriger
erzeugen. Es bildet sich eine vom Absorptionspunkt ausgehende Lawine aus freien Ladungs-
tragern, die zu den Elektroden driften. Alle durch die Stofprozesse generierten Ladungstriger
tragen zum gemessenen Signal bei, wodurch das aus dem Absorptionsprozess stammende Ein-
Photon-Signal bereits im Detektor verstirkt wird. Auf diese Weise lassen sich auch sehr kleine
Lichtsignale messen.

1.2.1. Avalanche-Photodiode (APD)

Die Avalanche-Photodiode ist ein auf diesem Verstdrkungsprinzip beruhender Photodetektor.
In Abbildung ist ein vereinfachter Querschnitt der Dotierungsstruktur skizziert. Sie ent-
spricht im Wesentlichen der einer Photodiode, jedoch findet sich im Bereich der Anode ein
n—pt-Ubergang mit sehr starkem Dotierungsgradienten. Bei entsprechend hohen Gegenspan-
nungen an der Diode kann das Feld in diesem Verstdrkungsbereich grofl genug werden, um
Multiplikationsprozesse auszulosen. Im schwécher dotierten p~-Bereich driften die erzeugten
Ladungstriger lediglich zu der Elektrode bzw. in den Verstédrkungsbereich, in dem sich eine
Lawine ausbilden kann. Bei einer typischen Betriebsspannung von einigen hundert Volt er-
streckt sich die Verarmungszone sehr weit oder sogar iiber das gesamte Detektorvolumen. Fast
alle durch Photonabsorption erzeugten Elektron-Loch-Paare kénnen vor der Rekombination
im Feld getrennt werden und 16sen eine Ladungslawine aus. Entsprechend lassen sich hohe
Detektionseffizienzen erreichen. Wie zuvor beschrieben ist die Detektionseffizienz auf Grund
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der Bandstruktur im Halbleiter vor allem bei Detektoren aus Silizium und Germanium stark
wellenldngenabhéngig.

Guard ring
Insulator Resistor
Q w

Abbildung 1.5.: Querschnitt durch eine Avalanche Photodiode. Aus [13]

Stark ausgeprigte Kanten des Dotierungsgradienten in der Nahe des Verstiarkungsbereichs
fithren zu inhomogenen und lokal sehr groflien Feldern, was die Ausbreitung der Lawine {iber
den ganzen Multiplikationsbereich verhindern und zu erheblichen Fluktuationen im gemesse-
nen Signal fithren wiirde. An den Réndern der n-dotierten Seite wird daher haufig ein tiefer
ins Substrat reichender ”guard ring” eingelassen, um Inhomogenitéiten zu verringern [3§].

Der Verstéarkungsprozess wird durch Stéfe zwischen beschleunigten freien und gebundenen
Elektronen induziert, die mit einer gewissen Wahrscheinlichkeit zur Anregung in das Lei-
tungsband fithren. In den meisten Halbleitern ist dieser Ionisationskoeffizient bei konstanter
Feldstirke fiir Elektronen und Locher verschieden, sodass bei nicht zu hohen Feldstiarken im
Wesentlichen nur eine Ladungstrigersorte zu Ionisationsprozessen fithrt. Hieraus koénnen zwei
Betriebsmodi abgeleitet werden.

Fiir den Fall, in dem nur eine Sorte an Ladungstrdgern am Ionisationsprozess teilnimmt,
spricht man vom linearen Modus. Die Teilchensorte mit dominantem Ionisationskoeffizienten
driftet entlang des Feldes und bildet auf ihrem Weg durch den Verstdrkungsbereich weitere
freie Ladungstriger, die nun selbst driften und entsprechend ihres Ionisationskoeffizienten io-
nisieren. Die Ladungstréiger ohne nennenswerten Beitrag am Ionisationsprozess driften entlang
des Feldes zur entsprechenden Elektrode ohne weitere Ladungstréger zu erzeugen. Die Lawine
bildet sich nur in eine Richtung aus und es ergibt sich eine endliche Verstarkung des Signals,
die insbesondere vom entsprechenden Ionisationskoeffizienten und der angelegten Spannung
abhéngt. Der Strom durch die Diode ist proportional zur eingehenden Photonenrate.

Fiir Betriebsspannungen iiber der sogenannten Durchbruchsspannung Vi, konnen beide La-
dungstriagersorten am Multiplikationsprozess teilnehmen. In diesem Fall wird von einem Be-
trieb im Geiger-Modus gesprochen, der in Abbildung skizziert ist. Die Lawine breitet
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sich in beide Richtungen aus und erstreckt sich im Endzustand iiber das ganze verstéirkende
Volumen mit hoher Feldstéirke. Da stdndig neue Ladungstriager gebildet werden, entsteht ein
leitendes Plasma aus Elektronen und Loéchern. Der leitende Kanal hat einen intrinsischen
Widerstand, der durch den Abbau des Feldes beim Zusammenbruch der Raumladungszone
auftritt. Dieser limitiert den maximalen Strom, der durch die Diode flieen kann. Der Strom
erreicht nach Ausbreitung der Lawine iiber den gesamten Verstéirkungsbereich einen konstan-
ten Wert
Tova = Rd : (V - V;)r) )

wobei V' die am Detektor angelegte Spannung und R; den Gesamtwiderstand der Diode im
Durchbruchszustand bezeichnet. Offensichtlich ist der Detektor wiahrend und nach Ausbil-
dung der Lawine blind gegeniiber neu eingehenden Photonen. Daher muss die Lawine durch
duflere Einwirkung gestoppt werden, indem der Strom durch die Diode unter eine Schwelle
gebracht wird, bei der die neu erzeugten Ladungstriger nicht mehr ausreichen um die Lawine
aufrecht zu erhalten. Methoden um dies zu verursachen werden als ”Quenching” bezeichnet,
wobei zwischen aktivem und passivem Quenching unterschieden wird. Im einfacheren Fall
des passiven Quenching ist der Diode ein hochohmiger Quenchwiderstand von etwa 100 k€2
vorgeschaltet. Bildet sich eine Lawine in der Verstdrkungszone der Diode aus, so wird die
entsprechende Ladung hauptséichlich aus der parasitdren Kapazitit der Diode geliefert. Der
Quenchwiderstand liefert lediglich einen kleinen Strom, der nicht zur Aufrechterhaltung der
Lawine ausreicht. Die durch die Diode flieBende Ladung ist dann ndherungsweise durch die
in der Kapazitat der Diode gespeicherte Ladung gegeben:

Qp:): ~ Cpx ) (V - ‘/br) = Cpx : ‘/over (111)

Das durch ein Photon erzeugte Ladungssignal hat einen wohldefinierten Wert mit geringen
Fluktuationen. Die im Geiger-Modus betriebene Lawineneffekt-Photodiode wirkt demnach
als bindrer Photonenzéhler.

Treffen Photonen wéihrend der Ausbildung der Lawine auf den Detektor, so kann dies nicht
zu einem zusétzlichen Signal fithren. Ebenso 16sen Photonen, die eine kurze Zeit nach dem
Quenching auf den Detektor treffen nur ein kleineres Signal aus, da die Kapazitidt der Diode
noch durch den Quenchwiderstand aufgeladen wird. Die typische Totzeit eines solchen Detek-
tors ist dann durch den genauen Quenchzeitpunkt sowie der Zeitkonstante der Ladeschaltung
aus Pixelkapazitit und Quenchwiderstand,

Trec = unench : Cpa: (112)

gegeben. Der dynamische Bereich einer APD im Geiger-Modus ist entsprechend stark auf
kleine Photonenraten beschréankt. Wesentlich kiirzere Totzeiten lassen sich bei Verwendung
von aktiven Schaltungen erreichen, die nach Detektion eines ansteigenden Stroms durch die
Diode den Stromfluss unterbrechen (aktives Quenching), [10].

1.2.2. Silizium Photomultiplier

Um das Problem des kleinen dynamischen Bereichs von Lawineneffekt-Photodioden zu be-
heben, bestehen Silizium Photomultiplier, nachfolgend mit SiPM abgekiirzt, aus einer Pi-
xelstruktur von im Geiger-Modus betriebenen APDs, die iiber Quenchwiderstéinde an eine
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Abbildung 1.6.: Darstellung des Geiger-Modus in einer Lawineneffekt-Photodiode. Aus [19]

gemeinsame Elektrode angeschlossen sind. Trifft ein homogener Lichtpuls auf den Sensor, so
konnen mehrere Avalanche-Photodioden (Pizel) ausgelost werden, sodass die gemessene La-
dung proportional zur Anzahl der eingehenden Photonen ist. In den Ladungsspektren zeigen
sich einzelne Peaks, die mit der Anzahl gleichzeitig ausgeloster Pixel korrespondieren. Die
Sensoren haben eine Fliche von wenigen Quatdratmillimetern und bestehen typischerweise
aus einigen Hundert einzelner Pixel von 25 — 100 um Seitenlédnge. Die Pixel erreichen eine
Verstirkung im Bereich von 10° bis 10° und werden mit Spannungen im Bereich von 20 -
100 Volt betrieben. Die SiPMs bieten daher bei wesentlich geringeren Betriebsspannungen
vergleichbare Signale wie konventionelle Photomultiplier. Die in dieser Arbeit verwendeten
Detektoren werden von der Firma Hamamatsu als MPPCs (Multi Pixel Photon Counters) ver-
trieben. Der Aufbau eines Silizium Photomultipliers ist in Abbildung zu sehen. Man sieht
deutlich die einzelnen Pixel, die iiber die am Rand der Pixel verlaufenden Quenchwiderstinde
mit einer Elektrode verbunden sind. Die andere Elektrode verlduft auf der Unterseite des De-
tektors. Silizium Photomultiplier erreichen eine Detektionseffizienz von bis zu 60%, die durch
die Effizienz der einzelnen Dioden und den Fillfaktor limitiert ist. Der Fiillfaktor gibt den
Anteil der aktiven Detektorfliche gegeniiber der inaktiven Fliche der Pixelzwischenrdume,
Elektroden und Quenchwiderstiande an. Aufgrund des niedrigeren Fiillfaktors und kompli-
zierterer Herstellungsverfahren ist die Verwendung von aktiv quenchenden Schaltungen in
kommerziellen SiPMs kaum verbreitet. Durch die kleinen Abmessungen sind die Driftstre-
cken bei SiPMs klein genug, dass ihre Funktion kaum durch duflere Magnetfelder beeinflusst
wird. Aus diesem Grund lassen sich Silizium Photomultiplier wesentlich einfacher als konven-
tionelle Photomultiplier in Detektoren der Teilchenphysik oder in tomographische Geréte der
medizinischen Diagnostik integrieren, in denen hohe Magnetfelder herrschen kénnen. Deswei-
teren lassen sich solche Detektoren durch den deutlich kleineren Formfaktor der Halbleiter-
detektoren wesentlich kompakter und mit hoher Granularitdt aufbauen. Ein Nachteil besteht
jedoch in der grofleren Temperaturabhéngigkeit der Silizium Photomultiplier gegeniiber kon-
ventionellen Photomultipliern, sowie einer hoheren Dunkelrate und andere n Effekten, die im
Folgenden dargestellt werden.
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Abbildung 1.7.: Aufbau eines Silizium Photomultipliers

1.2.3. Dynamischer Bereich und Detektionseffizienz

Die einzelnen Pixel eines Silizium Photomultipliers werden im Geiger-Modus betrieben, sodass
die Ausbildung einer Lawine immer zu einem gleichen Ladungssignal fiihrt. Die Pixel sind
jedoch wahrend der Lawine insensitiv gegeniiber weiteren eintreffenden Photonen, sodass
diese Aussage nur fiir entsprechend geringe Photonenraten zutrifft. Auch kurz nach dem
Quenchen des Pixels wird die Diode nicht zu dem in Gleichung angegebenen Signal
fithren, da die parasitire Kapazitiat des Pixels durch den Quenchwiderstand aufgeladen wird.
Das Ladungssignal dieses Pixels ist dann gegeben durch:

Q= Qo (1 - e*“/”“) ; (1.13)

wobei Qg das Signal des Pixels nach einer langen Ladezeit, At die Zeit nach dem Quenchen
und 7, die Zeitkonstante der Ladeschaltung darstellen. Bei kurzen, homogen iiber den De-
tektor verteilten Lichtpulsen mit fester Photonenzahl N, ist die Anzahl der ausgelosten Pixel
Ny durch die Anzahl aller SiPM-Pixel Ny, und die Detektionswahrscheinlichkeit Pge; der
einzelnen Photonen gegeben. Im Grenzwert einer grofien Anzahl von Pixeln im Sensor ergibt
sich aus der Binomialstatistik der Mittelwert der ausgelosten Pixel [27]:

Nf = NtOt (1 - ePdetN'y/Ntot> (1'14)

Fiir Pulse mit sehr vielen Photonen zeigt der Detektor offenbar ein Sattigungsverhalten.
Demgegeniiber kann der Exponentialterm in bei kleinen Signalen mit ausreichender
Genauigkeit durch eine lineare Funktion angenihert werden, wodurch die Anzahl der aus-
gelosten Pixel proportional zum eingehenden Photonensignal wird. Diese ist eine statistische
Grofie und wird durch die Poissonverteilung mit Mittelwert Ny beschrieben. Auf Grund der
im Folgenden beschriebenen Effekte ergeben sich jedoch Abweichungen von der Poissonver-
teilung.

11
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1.2.4. Dunkelrate

Im Halbleiter kénnen auch ohne die Absorption von Photonen freie Ladungstrigerpaare gebil-
det werden. Sie beruhen auf thermischen Bandiibergéngen der Elektronen an Gitterfehlstellen
und Tunnelprozessen im elektrischen Feld der Pixel. Die freien Ladungstriager driften eben-
falls durch das Feld in der Diode und fithren gelegentlich zu Dunkelratenpulsen, die nicht von
Pulsen durch die Absorption von Photonen unterscheidbar sind. Die Rate dieser Pulse liegt
bei Raumtemperatur im Bereich von einigen hundert kHz/mm? und skaliert mit der Fliche
des SiPM.

Thermische Erzeugung von freien Ladungstrigern

Im Allgemeinen finden thermisch induzierte Bandiibergédnge im Halbleiter selten direkt statt,
sondern werden durch Gitterfehler im Kristall begiinstigt. Die Erzeugung eines Elektron-Loch-
Paares kann hier durch Einfangprozesse von freien Ladungstrigern (sowohl Elektronen als
auch Lochern) an Fehlstellen des Gitters beschrieben werden. Die Rate solcher Emissions- und
Absorptionsprozesse ist stark temperaturabhingig und durch die Fehlstellenkonzentration
gegeben. Aus der Differenz der Emissions- und Absorptionsraten kann die Rate bestimmt
werden, mit der neue Ladungstrigerpaare generiert werden [37]:

N; o T? . e BI2RT (1.15)

wobei E in etwa der Bandliicke entspricht, jedoch von der Konzentration solcher Einfangzen-
tren abhéngig ist.

Erzeugung von freien Ladungstrigern durch Tunnelprozesse

Betrachtet man den Potentialverlauf der Bandkanten in einer Diode (Abbildung [I.4), so
konnen die Elektronen durch die Verarmungszone der Diode ins Leitungsband tunneln. Die
Tunnelrate kann quantenmechanisch mit der WKB-Methode [32] berechnet werden und ist
proportional zur angelegten Spannung. Dieser Beitrag zur Dunkelrate ist kaum von der Tem-
peratur abhéngig und kann daher nicht durch Kiihlung des Detektors verringert werden.

1.2.5. Afterpulse-Effekt

Die bei der Ausbildung der Lawine erzeugten Ladungstriger konnen durch Fehlstellen im
Kristall eingefangen werden. Sie nehmen dann Zusténde ein, die energetisch innerhalb der
Bandliicke liegen. Nach einer charakteristischen Zeit, die von der Art der Gitterfehlstelle
abhéngig ist, werden die Elektronen wieder ins Leitungsband abgegeben und kénnen erneut
eine Lawine auslosen. Zur Messung der freigesetzten Ladung eines Silizium-Photomultipliers
wird der Strom durch den Detektor in der Regel iiber eine gewisse Messzeit integriert. Af-
terpulse zeigen sich daher im Ladungsspektrum, wenn die Messzeit in der GréBenordnung
der Einfangzeiten liegt. Bei deutlich kleineren Integrationszeiten zeigen sich Afterpulse als
zusétzliche Dunkelrate, wobei diese Pulse durch ihre zeitliche Verteilung von normalen Dun-
kelratenpulsen unterschieden werden kénnen.

12



1.2. Photodetektoren mit Lawineneffekt - Silizium Photomultiplier

1.2.6. Pixel-Ubersprechen

Durch Rekombination von Ladungstrigerpaaren wiahrend der Lawine werden im
Verstirkungsbereich eines SiPM-Pixels optische Photonen emittiert, die sich durch den Halb-
leiter bewegen. Thre Energie liegt typischerweise im Bereich der Bandliicke. Dementsprechend
ist die Absorptionsléinge dieser Photonen relativ grofl. Sie kénnen sich bis in benachbarte
Pixel bewegen, bevor die Photonen absorbiert werden und dort eine Lawine ausltsen. Dies
wird als Crosstalk bezeichet. Um das Ubersprechen zu vermindern, werden hiufig sogenannte
Trenches zwischen den Pixeln gezogen. Diese Furchen verhindern das Ubersprechen durch
optische Photonen zu einem gewissen Grad. Die Wahrscheinlichkeit fiir einen solchen Prozess
ist von der Verstéirkung abhéngig und kann in Silizium Photomultipliern mit grofien Pixeln
Werte von bis zu 30% erreichen [14].

Verstarkungsbereich  Trench
Lawine

Abbildung 1.8.: Struktur einzelner SiPM-Pixel mit Trench zur Verringerung des Crosstalk.

1.2.7. Elektrisches Simulationsmodell

Zur Simulation der Eigenschaften von Silizium-Photomultipliern wurden Modelle entwickelt,
mit denen sich der Detektor durch einfache elektrische Schaltungen beschreiben ldsst [9],
[34],[8]. Diese erlauben einen Einblick in die Vorgénge im SiPM und ermdoglichen die Opti-
mierung der Ausleselektronik, die zur Messung der Detektorsignale entwickelt wird. Wéahrend
sich die Modelle durch die Komplexitidt der Schaltung unterscheiden, basieren sie auf der
Unterteilung des Detektors in ausgeloste und nicht ausgeloste, passive Pixel, sowie anderen
parasitiren Elementen. Im Folgenden soll ein solches Modell beschrieben werden, das in Ab-

bildung [T.9] gezeigt ist.

Das ausgeloste Pixel besteht aus der Pixelkapazitidt der Diode C),; und einer den Durch-
bruchsvorgang beschreibenden Schaltung. Diese ist durch Reihenschaltung eines Schalters,
einer Spannungsquelle fiir die Durchbruchsspannung und den Widerstand Rp dargestellt, der
den intrinsischen Widerstand des Mikroplasmas beschreibt. Der Schalter wird fiir die Zeit der
sich ausbildenden Lawine geschlossen. Die Dauer des Pulses ist durch den Schwellenstrom
gegeben, bei dem der Quenchvorgang einsetzt. Mit dem Quenchwiderstand der Diode geht
eine parasitire Kapazitidt C; einher, die dem Widerstand parallel geschaltet ist.

Die nicht ausgelosten Pixel werden analog beschrieben, wobei sich die Werte der Widerstéande

13
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Abbildung 1.9.: Elektrisches Simulationsmodell eines SiPM. Die Ladungsmessung erfolgt am Widerstand Ry.
Die relativen Werte der Komponenten beziehen sich auf einen SiPM mit n Pixeln, in dem
ein einziges Pixel ausgelost wird.

und Kapazitdten durch Parallelschaltung der {ibrigen Dioden ergeben. Zwischen den Kon-
takten des Detektors findet sich desweiteren eine parasitidre Kapazitdt Cs, die beispielsweise
durch die iibereinander verlaufenden Metallverbindungen entsteht. Die Auslese des Signals
erfolgt durch Messung des Stroms, der durch den Detektor fliet. Die Eingangsimpedanz der
Ausleseschaltung ist durch den Widerstand Ry definiert. In Tabelle sind typische Werte
der Bauelemente aufgelistet.

Abbildung zeigt den simulierten Stromverlauf innerhalb des ausgelosten Pixels. Der
Strom durch die Diode, I, setzt sich aus dem Entladestrom der Kapazitat und dem Strom
durch die komplexe Schaltung des Quenchwiderstands zusammen. In der Zeitskala der Lawi-
nenausbildung fliefit der Strom jedoch hauptsédchlich durch die Kapazitit C; und nicht durch
den Quenchwiderstand selbst. Der Pixelstrom I, setzt sich aus einer schnellen Komponen-
te durch die parasitire Kapazitéit des Quenchwiderstands und einer langsamen Komponente
durch den Quenchwiderstand selbst zusammen, der das Aufladen des Pixels nach einer La-
wine bewirkt. Dies begriindet die Form der beobachtbaren Signale. Der Strom am Ausgang
des Detektors zeigt je nach Eingangsimpedanz der Ausleseelektronik ein anderes Verhalten,
als es der Strom I;, erwarten liee. Bei endlichen Eingangsimpedanzen R, fliefit die Ladung
nicht direkt aus dem Detektor, sondern wird in den passiven Komponenten des Detektors in-
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] Parameter ‘ Typischer Wert
n Anzahl der Pixel 100 - 1000
Rp Lawinenwiderstand 500 Q2
Cpz Pixelkapazitét 80 fF
R, Quenchwiderstand 100 k€2
Cy Parasitire Kapazitit 10 {F
des Quenchwiderstands
Cs Parasitire Kapazitét 10 pF
Ro Impedanz der Ausleseschaltung | O(10€2)

Tabelle 1.1.: Typische Werte der Elemente im elektrischen Modell eines SiPM.

tegriert. Dadurch zeigt sich im gemessenen Strom ein wesentlich langsamerer Verlauf, dessen
Zeitkonstante insbesondere von der Eingangsimpedanz und der effektiven Gesamtkapazitét
des Detektors abhingig ist. Abbildung[I.11]zeigt den Stromverlauf am Ausgang des Detektors
im Vergleich zum Pixelstrom fiir Eingangsimpedanzen von 10£2 bis 100 €2. Bei einer grofien
Eingangsimpedanz verschwindet die schnelle Komponente vollsténdig. In diesem Fall ist das
Signal letztendlich durch das Aufladen des Pixels gegeben und nicht durch die Lawine selbst.

Unter Beriicksichtigung des Stroms durch die parasitidre Kapazitéit ergeben sich Modifikatio-
nen der Gleichung (1.11]) der am Ausgang gemessenen Ladung [35]:

Vover : Rq<Cpm + Cq) + ‘/overtq
Ry + R, R4+ R,

Qpe = (1.16)

Dabei stellt ¢, den Quenchzeitpunkt dar. Der erste Term ist fiir die meisten SiPM né&herungs-
weise gleich dem zuvor fiir das Signal des Pixels gegebenen Wert. Der zweite Term bedingt

jedoch bei Fluktuation des Quenchzeitpunkts eine geringfiigige Fluktuation der gemessenen
Ladung.

1.3. Anwendungen von Silizium Photomultipliern

1.3.1. International Linear Collider

Hadronenbeschleuniger wie der LHC bieten eine Vielzahl an Moglichkeiten zur Suche nach
neuen Phénomenen in der Teilchenphysik. Durch den QCD-Untergrund sind prézise Messun-
gen vieler Parameter jedoch h#ufig nur schwer méglich. Demgegeniiber bieten Teilchenbe-
schleuniger mit Leptonen als Kollisionspartner auf Grund des definierten Ausgangszustands
und dem gut beschreibbaren QED-Untergrund Moglichkeiten zur prézisen Vermessung von
Prozessen der Teilchenphysik. Bei Ringbeschleunigern wie dem LEP Collider ergibt sich je-
doch auf Grund der Energieverluste in Form von Synchrotronstrahlung eine Grenze in der zu
erreichenden Energie der zur Kollision gebrachten Teilchen. Daher sind hier zum Erreichen
hoherer Energien Linearbeschleuniger wie der vorgeschlagene International Linear Collider
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Abbildung 1.10.: Mit dem elektrischen Modell simulierte Stromverldufe im SiPM: Strome innerhalb eines
ausgelosten Pixel
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Abbildung 1.11.: Mit dem elektrischen Modell simulierte Stromverldufe im SiPM: In der Ausleseelektronik

messbarer Strom (griin) gegeniiber dem Strom durch die ausgeldste Diode (rot). Der Ein-
gangswiderstand der Ausleseelektronik wurde in einem Bereich von 10-100€2 variiert.
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Abbildung 1.12.: Aufbau des ILC [1]

(ILC) notwendig. Im ILC sollen Elektronen und Positronen bei einer Schwerpunktsenergie von
bis zu 1000 GeV zur Kollision gebracht werden. In Abbildung ist der geplante Aufbau
des ILC gezeigt. Elektronen und Positronen werden in den jeweils etwa 15 km langen Linear-
beschleunigern des ILC auf ihre Maximalenergie beschleunigt und zur Kollision gebracht. Die
Linearbeschleuniger bestehen aus supraleitenden Kavitédten, welche die Elektronen und Po-
sitronen in einem Feld von 31.5MV/m beschleunigen. Die Kollisionen werden dabei gepulst
stattfinden, wobei einem Bunchtrain von etwa 2600 Teilchenpaketen und einer Linge von
etwa 2ms eine Zeit von 200 ms ohne Kollisionen folgt. Die Datenraten sind hier gering ge-
nug, sodass auf ein Triggersystem wie bei den Detektoren des LHC verzichtet werden kann
und die Filterung der Ereignisse aulerhalb des Detektors durchgefithrt wird. Es konnen zwei
verschiedene Detektoren am Kollisionspunkt positioniert werden, wodurch das Problem sys-
tematischer Effekte in den Ergebnissen der Messungen verringert wird.

Insbesondere die kiirzliche Entdeckung eines Higgs-Kandidaten am LHC [3],[6] bei einer Mas-
se von etwa 126GeV ist ein weiteres Argument fiir den Bau eines solchen Beschleunigers.
Ein dominanter Zerfall des Standardmodell-Higgs ist bei dieser Masse der Zerfall H — WIW.
Am ILC wird das Higgs-Boson zusammen mit einem Z-Boson produziert werden. Auch an-
dere neue physikalische Phinomene werden sich vor allem in Prozessen mit mehreren Jets
im Endzustand zeigen. Eine wesentliche Aufgabenstellung an die Detektoren liegt daher in
der zuverldssigen Trennung von hadronischen Zerfillen von W und Z-Bosonen durch eine
exzellente Auflésung der invarianten Masse von mehreren Jets. Das ILD-Detektorkonzept?
[2] stellt sich den sich daraus ergebenden Anforderungen. Dieses sieht den Aufbau des De-
tektors aus mehreren Lagen aus Silizium-Pixeldetektoren und einer Zeitprojektionskammer
(TPC) zur Spurrekonstruktion, sowie einem hochgranularen Kalorimetriesystem zur Energie-
messung vor. Der Detektor ist von einem supraleitenden Magneten mit einem Feld von bis zu
4T umgeben, sodass sich der Impuls geladener Teilchen durch die Kriimmung der Teilchen-

2Von “International Large Detector”
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Abbildung 1.13.: Querschnitt durch den ILD-(D)etektor [2]

spuren im Magnetfeld messen lidsst. Ein Querschnitt durch den Detektor ist in Abbildung
[I-13] gezeigt.

Zur Unterscheidung der schwachen Eichbosonen iiber ihre natiirliche Breite hinaus ergibt
sich eine geforderte Auflosung der invarianten Masse von op,/m = 2.7% =~ T'w,z/mw,z, was
hohe Anspriiche an das hadronische Kalorimeter des Detektors stellt. Die Energieauflosung
eines Kalorimeters kann beschrieben werden durch [41]:

oE a c

E_ﬁ-i_b—i_i, (1.17)
wobei der erste Term, als statistischer Term bezeichnet, die Fluktuationen in der fiir das
Kalorimeter sichtbaren Energie darstellt. Eine hohe Granularitdt des Kalorimeters kann da-
zu genutzt werden, diese intrinsiche Energieauflosung des Kalorimeters zu verbessern. So
kann zum Beispiel der elektromagnetische Anteil des Schauers im hadronischen Kalorimeter
aufgelost werden, wodurch sich Fluktuationen in der gemessenen Energie durch das unter-
schiedliche Ansprechverhalten des Kalorimeters auf elektrische und hadronische Anteile des
Schauers kompensieren lassen[I5]. Der zweite Term enthilt Effekte wie Nichtlinearidten, dem
Austreten des Schauers am Ende des Kalorimeters oder Kalibrationsfehler. Der dritte Term
beschreibt die nicht energieabhéngigen Fehler der Messung, wie sie beispielsweise durch das
elektronische Rauschen der Ausleseelektronik entstehen.

Fiir das hadronische Kalorimeter im ILD ist eine Jet-Energieauflosung von og/E; < 30%VE
gefordert. Dies ist mit konventionellen kalorimetrischen Methoden nicht zu erreichen, in de-
nen die Energie der Jets allein im Kalorimeter bestimmt wird. Deshalb ist der Einsatz von
Particle-Flow-Algorithmen [40] geplant. Solche Algorithmen kombinieren die Messdaten al-
ler Subdetektorsysteme, sodass die Energiemessung fiir geladene Teilchen zu einem grofien
Teil ohne direkte Nutzung der Kalorimetriedaten geschieht. Ein Grofiteil der im Kalorimeter
deponierten Jetenergie kommt von geladenen Teilchen. Daher kénnen fiir diese Anteile des
Schauers im Kalorimeter die oft genaueren Messungen aus der Spurrekonstruktion verwendet
werden. Zur exakten Bestimmung der Energie von neutralen Hadronen miissen deren Ener-
gieeintrdge von den Eintriagen geladener Teilchen im Jet isoliert werden, was Kalorimeter mit
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1.8. Anwendungen von Silizium Photomultipliern

Abbildung 1.14.: 3x3cm - Szintillatorkachel eines Kalorimeterprototypen mit Silizium Photomultiplier (roter
Pfeil) und einer wellenléingenschiebenden Faser zur Einkopplung des Lichts in den Sensor
(griiner Pfeil) [5]

AHCAL slab
_ electronic layer unit
(6 HBUs in a row)

HCAL Base Unit (HBU)
144 detector channels,
7 4SPIROCs (ASICs)

110 cm

____ SPIROC (ASIC),
36 detector channels

___ HCAL Endcap Board (HEB),
detector interface electronics:
modules , CALIB and POWER

Abbildung 1.15.: Oktand des geplanten analogen hadronischen Kalorimeters im ILD [2]

hoher Granularitét erfordert. In solchen Imaging Calorimetern kénnen die Eintridge gelade-
ner Teilchen unter Verwendung von Particle-Flow-Algorithmen den im Tracker gemessenen
Spuren zugeordnet und abgezogen werden. Die Energieauflosung fiir neutrale Hadronen ist
dabei stark durch die Fehlzuordnung der Energieeintréige eines Jets (“confusion”) gegeben.
Die Entwicklung eines solchen Kalorimeters wird im Rahmen der CALICE-Kollaboration®
vorangetrieben. Ein Konzept fiir das hadronische Kalorimeter stellt das analoge hadronische
Kalorimeter (AHCAL) dar. In Abbildung [1.15]ist ein Oktant des gesamten hadronischen Ka-
lorimeters im AHCAL-Konzept dargestellt. Dieses besteht aus einem Samplingkalorimeter
aus Stahlabsorbern und aktiven Schichten mit stark segmentierten Szintillatorkacheln, die
einzeln durch Silizium Photomultiplier ausgelesen werden. Die Kachel eines ersten Prototyps
ist in Abbildung [I.14] gezeigt. Die Auslese der insgesamt etwa 8 Millionen SiPMs wird di-
rekt bei den Sensoren durchgefiihrt, was hohe Anforderungen an die entwickelte Elektronik
stellt. Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein in Heidelberg entwickelter ASIC zur Auslese der
Sensorsignale charakterisiert. Dies wird das Thema des dritten Kapitels sein.

3Calorimeter for the Linear Collider
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Abbildung 1.16.: Bildrekonstruktion bei der Positron-Emissions-Tomographie mit moglichen Griinden der
Fehlrekonstruktion (a) und Unterdriickung von Comptongestreuten Photonen durch Ener-
giemessung (b)

1.3.2. Positron-Emissions-Tomographie

Die Positron-Emissions-Tomographie (PET) ist ein bildgebendes diagnostisches Verfahren
der Nuklearmedizin, welches zum Beispiel die Untersuchung von Krebsgeschwiiren im Korper
ermoglicht. Dafiir wird dem Patienten ein am Stoffwechsel teilnehmendes Tracermolekiil ver-
abreicht, in dem Kerne eines 37-Strahlers eingebaut sind. Die Krebszellen nehmen besonders
stark am Stoffwechsel teil, sodass sich in diesen Zellen eine gréflere Menge der radioaktiven
Molekiile ansammelt. Die aus dem Zerfall entstehenden Positronen werden innerhalb weniger
Millimeter im Korper des Patienten abgebremst, bis sie mit Elektronen im Korper annihi-
lieren und zwei entgegengesetzte Photonen mit einer Energie von jeweils 511keV emittiert
werden. Klassische Positron-Emissions-Tomographen bestehen aus einem Ring aus Szintilla-
toren und Photomultipliern, mit denen die Photonen detektiert werden. Bei der Detektion der
zwei Photonen innerhalb einer durch die Zeitauflosung des Systems gegebenen Koinzidenz-
zeit konnen diese dem gleichen Zerfall zugeordnet werden. Da sich der Zerfall auf bzw. nah
an der Verbindungslinie ("’ Line of Response”) zwischen den Detektionsorten ereignet hat,
kann durch Analyse dieser Verbindungslinien durch entsprechende Rekonstruktionsalgorith-
men ein Bild rekonstruiert werden, das bei einer hohen Dichte an Kreuzungspunkten auf hohe
Konzentrationen des radioaktiven Materials hindeutet. Dieses Rekonstruktionsprinzip ist in
Abbildung [1.16(a)| skizziert. Die korrekt rekonstruierten Photonen sind als schwarze Striche,
die Annihilationspunkte als Punkte dargestellt.

Die Ortsauflosung ist durch die Bewegung der Positronen im Koérper vor der Annihilation
beschriankt und liegt im Bereich von wenigen Millimetern. Andere Fehlerquellen ergeben sich
insbesondere durch die Fehlzuordnung zweier detektierter Photonen zu einem Zerfall. Dies ist
in Abbildung durch eine rote Verbindungslinie dargestellt. Die Rate von Fehlrekon-
struktionen durch nicht zu einem gemeinsamen Zerfall gehtrenden Photonen lésst sich durch
Einschrinkung der Koinzidenzzeit verringern, bei der zwei detektierte Photonen einem Zerfall
zugeordet werden. Eine Fehlrekonstruktion des Orts kann jedoch auch in dem Fall geschehen,
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1.8. Anwendungen von Silizium Photomultipliern
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Abbildung 1.17.: Messung entlang der z-Achse durch Flugzeitmessung [26]

in dem ein Photon durch die Comptonstreuung abgelenkt wird. Dies ist in der Abbildung als
blauer Strich angedeutet und fiihrt ebenfalls zu einer Fehlrekonstruktion, die wieder durch
eine rote Verbindungslinie dargestellt ist. Solche Ereignisse lassen sich durch die Messung
der Photonenenergie unterdriicken. Das Energiespektrum der gemessenen Photonen ist in
Abbildung [1.16(b)| skizziert. Die gestreuten Photonen zeigen sich durch Energien unterhalb
der Comptonkante im Energiespektrum. Ist die Energieauflosung des Systems ausreichend,
um die gestreuten Photonen von den Ereignissen mit der vollen Energie im Photopeak des
Spektrums zu unterscheiden, so kénnen solche Ereignisse effektiv unterdriickt werden. Eine
weitere Limitierung des Kontrasts ergibt sich aus der Sensitivitit des Tomographen. Da die
Strahlenbelastung fiir den Patienten begrenzt werden muss, ist auch die Statistik begrenzt
und fiithrt zu Ungenauigkeiten in der Messung. Kann man die Detektionszeit der Photonen
mit einer Auflésung von unter 500 ps messen, so lésst sich aus der Differenz der Flugzeiten ei-
ne Ortsinformation entlang der Verbindungsachse der beiden Photonen gewinnen (Abbildung
. Diese Information kann nur geringfiigig zur Verbesserung der Ortsauflésung beitragen,
da die Fluktuationen in der Flugzeitmessung Distanzen von einigen cm entsprechen. Die Sen-
sitivitéit eines solchen ToF-PET (time of flight) Systems wird jedoch auf Grund des geringeren
Untergrunds deutlich verbessert.

Das Projekt ENDOToFPET-US ist eine européische Kollaboration mit dem Ziel, ein PET-
System, bestehend aus einem kompakten dufleren Detektor aus Szintillatoren und Silizium
Photomultipliern und einer endoskopischen Sonde, zu entwickeln. Das System ist in Abbil-
dung dargestellt. Die Sonde besteht aus einem Ultraschallkopf und einer Kristallmatrix,
die von digitalen Silizium Photodetektoren ausgelesen werden. Mit diesem System ist die
Untersuchung des Patienten mit verschiedenen diagnostischen Verfahren und wéhrend einer
Operation moglich. Durch die nah am zu untersuchenden Gewebe befindliche Sonde ist eine
weitere Sensitivitéitssteigerung zu erwarten. Es soll insbesondere bei der Untersuchung von
Bauchspeicheldriisen- und Prostatakrebs eingesetzt werden. Das duflere Detektorsystem be-
steht aus 4096 Szintillatorkristallen, die an Silizium Photomultiplier von 3 x 3mm Grofle
gekoppelt sind. Auch hier befindet sich die Ausleseelektronik in unmittelbarer Nidhe zu den
Sensoren. Aus der gewiinschten Zeitauflésung des Systems ergeben sich erhebliche Anforde-
rungen an die fiir diesen Zweck zu entwickelnde Ausleseelektronik, die Thema des vierten
Kapitels dieser Arbeit sein wird.
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Abbildung 1.18.: Konzept von ENDOToFPET-US [I7]



Kapitel 2
Grundbausteine der analogen Schaltungs-
technik
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S Verarmungszone
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Abbildung 2.1.: Schematischer Aufbau eines n-Kanal MOSFET und ein iibliches Schaltsymbol. Gezeigt ist
ein Transistor bei Vi = 0. Die Umgebung der Source- und Drainkontakte sind verarmt, der
Transistor leitet nicht.

In den meisten Prozessen zur Herstellung von integrierten Schaltungen auf der Grundlage von
Halbleitern sind Metalloxid Feldeffekt Transistoren (MOSFETSs) die grundlegendsten schal-
tenden Bauelemente. In Abbildung ist der Querschnitt durch einen n-Kanal MOSFET
Transistor zusammen mit einem tiblichen Schaltsymbol dargestellt. In einen p-dotierten Halb-
leiter als Tragermaterial (Substrat) werden stark n-dotierte Bereiche eingelassen, die durch
aufgedampfte Metallkontakte angeschlossen werden kénnen. Der Transistor ist in der Regel
symmetrisch, daher sind die beiden Kontakte vertauschbar. Konventionsgeméfl wird der Kon-
takt am positiveren Potential als Drain, der am negativeren Potential liegende Kontakt als
Source bezeichnet. Zwischen den n-dotierten Bereichen ist der Halbleiter weiterhin p-dotiert,
dieser Bereich liegt zusammen mit allen anderen Transistoren im Halbleiter auf dem gleichen
Potential, das im Substrat durch einem weiteren Kontakt (Bulk) abseits des Transistors defi-
niert ist. Der Bulkkontakt ist h&ufig, insbesondere im Rahmen der folgenden Betrachtungen
mit dem Sourcekontakt verbunden und liegt am niedrigsten Potential (0V) . Zwischen den
Drain- und Sourcekontakten wird auf dem Substrat eine diinne Schicht aus isolierendem Sili-
ziumdioxid aufgedampft, auf dem eine Schicht aus polykristallinem Silizium geziichtet wird.
Dieses ist auf Grund der hohen Fehlstellenkonzentration leitfihig und kann durch einen wei-
teren Metallkontakt verbunden werden, der als Gate bezeichnet wird. Liegen zunéchst alle
Kontakte auf einem Potential von 0V, so sind die Grenzflichen der pn bzw. np-Uberginge
verarmt und der Transistor entspricht zwei entgegengesetzten Dioden. Daher kann kein Strom
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Abbildung 2.2.: Skizzierung der Betriebsmodi eines n-Kanal MOSFET

zwischen den Source- und Drainkontakten flieBen. Erhoht sich die Spannung Vg zwischen
Gate und dem Sourcekontakt, so bewirkt dieser Potentialunterschied die Ausbildung einer
Raumladungungszone aus frei beweglichen Elektronen unter der Oxidschicht. Der Halbleiter
wirkt zunehmend wie n-dotiert (“Inversion”) und besitzt bei der Schwellenspannung Vi, ei-
ne Konzentration freier Elektronen, die der Lochkonzentration im p-dotierten Rohmaterial
entspricht. Diese Raumladungszone erlaubt die Passage von Elektronen zwischen Source und
Drain. In diesem Zusammenhang wird von einem leitenden Kanal gesprochen (Abbildung
2.2(a)]). Die Schwellenspannung ist von der Dotierung unter dem Gate, der Temperatur und
der Ladung in der Verarmungszone abhéngig und kann entsprechend im Herstellungsprozess
durch die Dotierung im Kanalbereich bestimmt werden. Steigt bei einem so zur Leitfahigkeit
gebrachten Transistor die Spannung am Drainkontakt, so flieft ein Strom zwischen Drain
und Source durch den Transistor. Die am Drain anliegende Spannung fithrt jedoch zu einer
Verkleinerung des Kanals in der Nihe dieses Kontakts. Das elektrische Feld wird in dieser
Umgebung durch die geringere Potentialdifferenz zwischen Gate und Drain abgeschwéicht und
weniger Elektronen sammeln sich unter dem Oxid. Bei entsprechend hohen Spannungen am
Drainkontakt reicht die Potentialdifferenz nicht mehr aus, um den Bereich unter dem Ga-
te zur Inversion zu bringen und der Kanal wird abgeschniirt(Abbildung . Auf Grund
der endlichen Driftgeschwindigkeit der Elektronen im Kristall stellt sich eine Séttigung des
Stroms Ip durch den Transistor ein. Die Spannung zwischen Drain und Source, bei der eine
Séttigung eintritt, ist durch Vpg s = Vs — Vi, gegeben. Wird der Transistor unterhalb
dieser Séttigungsgrenze betrieben, so ist der Strom durch den Kanal des Transistors gegeben
durch

w
Ip = Nncoxf (Vs — Vin)Vps — 0.5 - Vg (2.1)

wobei W und L die Lénge und Breite des Transistorkanals, u,, die Mobilitdt der Ladungstrager
(Elektronen) und C,, die Kapazitéit pro Fliche unter dem Gate bezeichnen. Die Linge des
Transistors ist dabei als der Abstand zwischen den Dotierungsbereichen von Drain und Source
definiert. Die Séttigungsgrenze ist gerade durch das Maximum des Stroms in gegeben.
Der so durch die Drain-Source-Spannung definierte Arbeitsbereich wird in Anlehnung an das
Rohrenzeitalter als Triodenmodus bezeichnet. Bei hoheren Vpg ist der Transistor geséttigt
und der Strom Ip durch den Transistor nimmt in erster Naherung den Wert des Maximums
in ein. Bei genauerer Betrachtung zeigt sich jedoch ein von der Séttigung abweichendes
Verhalten. Tatséichlich wird bei Spannungen oberhalb der Sattigungsgrenze Vpg s der Ka-
nal weiter abgeschniirt und verkiirzt sich. Dieser Effekt ist in Abbildung dargestellt.
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Abbildung 2.3.: Stromverlauf in einem n-Kanal MOSFET fiir verschiedene Gatespannungen. Aus [37]

Schreibt man die Verkiirzung der Kanalldnge als

- = AVbs, (2.2)

so ergibt sich der Strom eines n-Kanal MOSFETSs aus dem Maximum in [2.1] zu

1 w

ID,sat = *Mnc

5#nCor 7 (Vas — Vin)* - (1 + AVpg) (2.3)

Der Parameter A wird vom Hersteller angegeben und nimmt je nach Lénge des Transistors
unterschiedliche Werte ein. Der Strom erhéht sich im Sattigungsbereich des Transistors weiter,
jedoch mit einer deutlich kleineren Steigung. Dieser Effekt wird als Kanallingenmodulation
bezeichnet. In Abbildung ist der Stromverlauf eines n-Kanal MOSFETSs fiir verschiedene
Gatespannungen dargestellt.

Die Schwellenspannung ist unter anderem von der Ladung unter dem Gate abhéingig. Liegen
der Bulk und Sourcekontakt nicht wie bisher angenommen auf dem gleichen Potential, dann
kann Vyp, nicht als konstant angenommen werden. Verringert sich beispielsweise die Spannung
Vps am Bulkkontakt gegeniiber der Sourcespannung, so erhoht dies die Konzentration an
Elektronen unter dem Gate, entsprechend steigt die Ladung in der Verarmungszone. Eine
Anderung des Bulkpotentials hat somit den gleichen Effekt wie eine Spannungsinderung am
Gate. Dieses Verhalten wird als Body- oder Backgate-Effekt bezeichnet.

Parasitire Kapazitidten im Transistor

Die bisherigen Formeln zur Beschreibung des Transistors beziehen sich auf seine stationéren
Zusténde. Zur Beschreibung des zeitlichen Verhaltens einer Schaltung bei hohen Frequenzen
miissen die kapazitiven Eigenschaften der Bauelemente betrachtet werden. Zwischen allen
Ubergiingen der Dotierungskonzentration im Transistor finden sich nach Gleichung pa-
rasitdre Kapazitdten. In Abbildung sind alle parasitdren Kapazitidten eines MOSFET
eingezeichnet. Sie werden typischerweise in einer effektiven Flachenkapazitit vom Hersteller
angegeben und konnen so fiir den speziellen Transistor berechnet werden.
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Kleinsignalmodell zur Beschreibung des Transistorverhaltens

Bei der Entwicklung von elektronischen Schaltungen ist insbesondere bei geséttigten Tran-
sistoren nur das Verhalten eines Transistors um einen bestimmten Arbeitspunkt von Bedeu-
tung. Dieser kann beispielsweise durch einen Punkt V¢ definiert sein. Daher ist es fiir das
Versténdnis einer Schaltung vorteilhaft, Ip in diesem Arbeitspunkt zu entwickeln. Die Trans-
konduktanz eines Transistors ist in diesem Zusammenhang eine wichtige Grofle:

oIy
Im = Wes

(2.4)

Vpg=const

Sie beschreibt den Anstieg des Transistorstroms bei Variation der Gatespannung. Genauso
kann auch das Verhalten des Bodyeffekts beschrieben werden:

olp
Imb = oV = N9m (2.5)
BS |vpg=const
Im Fall eines geséttigten Transistors ergibt sich:
W
gm = Mncoxf (VGS - ‘/th) : (1 + )\VDS) (26)

Aus der Entwicklung des Transistorstroms in erster Ordnung und den parasitiren Kapazitdten
des Transistors kann ein in allen Terminalspannungen Vpg, Vgg und Vig lineares Modell des
Transistorverhaltens im Arbeitspunkt hergeleitet werden, das als Kleinsignalmodell bezeich-
net wird. Der Strom durch den Transistor wird durch eine Stromquelle mit I = g,,Vgg fiir
das Gate und eine weitere Stromquelle mit I = g,,,,Vpg fiir den Bodyeffekt beschrieben. Die
Kanallangenmodulation kann durch einen ohmschen Widerstand ry ~ ﬁ zwischen Drain
und Source dargestellt werden. Abbildung zeigt das Kleinsignalmodell eines n-Kanal
MOSFETSs mit den fiir die meisten Schaltungen relevanten parasitiren Kapazitéiten.

Gate
G T D
Drain 4 1 = source
et = e z
CGD CGB CGS Vos
Om Vos | 10 ImbVes
S
TCDB TCSB 1
p-Substrat Vbs
|+
B

(a) (b)

Abbildung 2./.: Parasitire Kapazititen (a) und Kleinsignalmodell (b) eines n-Kanal MOSFET

p-Kanal MOSFETSs

Neben der zuvor dargelegten (n-p-n)-Dotierungsstruktur liefern p-Kanal MOSFETSs auf Grund-
lage von (p-n-p)-Ubergiingen ein komplementiires Verhalten. Hier sind Licher die mafgeblich
zum Stromfluss beitragenden Ladungstriger. Zum Einbau von p- und n-Kanal MOSFETs
auf dem gleichen p-dotierten Substrat miissen zunéchst sogenannte Wannen mit positiver
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Abbildung 2.5.: Schematischer Aufbau eines p-Kanal MOSFET und ein iibliches Schaltsymbol

Dotierung in das Substrat eingelassen werden, in die die Transistoren eingebettet werden
koénnen (Abbildung . Ein Herstellungsprozess, bei dem die beiden komplementéren Tran-
sistorarten eingebaut werden kénnen, wird als CMOS-Technologie bezeichnet. Auf Grund der
geringeren Mobilitdt der Locher haben p-Kanal MOSFETS eine geringere Transkonduktanz
als n-Kanal MOSFETSs gleicher Grofle. Daher werden n-MOSFETSs haufig bevorzugt einge-
setzt. Allerdings bieten p-MOSFETSs den Vorteil, die Bulkspannung in der Wanne unabhéngig
von der Substratspannung wahlen zu kénnen, wodurch der Body-Effekt oder die Einkopplung
von Rauschen tiber das Substratpotential unterdriickt werden kann.

2.1. Einfache Transistorschaltungen

Komplexe elektronische Schaltungen bestehen aus sehr vielen Transistoren. Sie werden ge-
meinsam in das Substrat eingebaut und iiber Metallleitungen verbunden, die in mehreren
Lagen iiber den Transistoren aufgebracht werden. Im Folgenden sollen zwei einfache, aber
grundlegende Transistorschaltungen naher betrachtet werden, die in den nachfolgenden Ka-
piteln von Bedeutung sein werden. Zur Auslese von Signalen eines Silizium Photomultipliers
bietet es sich an, den erzeugten Signalstrom zu messen. Daher wird sich die folgende Diskus-
sion auf die Verarbeitung von Stromsignalen beschranken.

2.1.1. Gateschaltung

Bei Verwendung von MOSFETSs als Verstidrker ergeben sich drei verschiedene Grundschal-
tungen, die sich aus dem Kontakt des Transistors mit konstantem Potential ableiten. Die
Gateschaltung ist ein Vertreter dieser Reihe, bei dem der Gatekontakt auf einer definierten
Spannung V; liegt. Der Aufbau dieser Grundschaltung ist in Abbildung gezeigt. Der
Arbeitspunkt der Schaltung ist durch die Konstantstromquelle ;. gegeben. Definiert man
den Ausgangsstrom der Schaltung als Strom durch den Widerstand Rp, so nimmt die Strom-
verstarkung 01,y /01, der Gateschaltung den Wert 1 an.

Die Eingangsimpedanz der Schaltung ist im Vergleich zu anderen Grundschaltungen sehr
klein, da der Eingangsstrom vollstéandig durch den leitenden Kanal des Transistors gespeist
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] Parameter ‘ Gateschaltung ‘

Eingangswiderstand klein (=~ 1/gm)
Ausgangswiderstand Rp

Stromverstiarkung ~ 1
Spannungsverstarkung | grof3
Phasendrehung 0°
Bandbreite hoch

Tabelle 2.1.: Eigenschaften der Gateschaltung im Vergleich zu anderen Grundschaltungen.
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Abbildung 2.6.: Grundschaltungen von MOSFETs. a) Gateschaltung b) Stromspiegel

wird. Sie ist durch die Transkonduktanz des Transistors und den Widerstand Rp gegeben:

oV, Rp +1ro 1
in — = ~—, 2.7
" oI, 149n(14+7)  gm 27)

wobei 19 den Widerstand der Kanallingenmodulation und 7 den Koeffizienten des Body-
Effekts bezeichnen. Die Ausgangsimpedanz ist im Wesentlichen durch den Widerstand Rp
gegeben und damit in der Regel deutlich hoher als die Eingangsimpedanz der Schaltung.
Daher wird die Gateschaltung vor allem als Impedanzwandler eingesetzt. Wegen ihrer im
Vergleich zu anderen Grundschaltungen sehr hohen Bandbreite ist die Gateschaltung auch
in Hochfrequenzanwendungen sehr verbreitet. Die hohe Bandbreite ist der geringen effekti-
ven Kapazitdt am Eingang geschuldet. Die parasitire Kapazitit C'gg am Eingang ist klein,
aulerdem ist der Millereffekt durch parasitire Kapazititen zwischen Ein- und Ausgang der
Schaltung sehr klein. Der Millereffekt beschreibt den Anstieg der effektiven Eingangskapazitét
eines Verstérkers durch eine kapazitive Riickkopplung eines Verstérkers auf den Eingang. Zu-
sammenfassend sind in Tabelle verschiedene Eigenschaften der Gateschaltung im Vergleich
zu anderen Grundschaltungen aufgelistet.
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2.2. Rauschen in Transistoren

2.1.2. Stromspiegel

Ein sehr hiufig in analogen CMOS-Schaltungen eingesetzter Baustein ist der Stromspiegel.
Durch ihn ldsst sich ein Stromsignal in der Schaltung auf verschiedene Pfade der Schaltung
kopieren bzw. skalieren, ohne dass das Eingangssignal beeinflusst wird. In Abbildungist
die Schaltung eines auf n-Kanal MOSFETSs basierenden Stromspiegels dargestellt. Der Body-
Effekt spielt bei Stromspiegeln in der Regel keine Rolle, da Bulk und Source am gleichen
Potential liegen (Masse). Genauso sind Parameter wie die Oxidkapazitét und die Ladungs-
tragermobilitdt fiir beide Transistoren gleich. Aus lasst sich fiir im Sattigungsbereich
betriebene Transistoren das Verhéltnis von Eingangs- zu Ausgangsstrom berechnen. Unter
Vernachlissigung der Kanallingenmodulation ist dieses nur noch von den Abmessungen der
Transistoren abhéngig, da die Spannung am Gatekontakt fiir beide Transistoren identisch ist
[28]:

Iout L1W2

~
~

2.8
Lin, ~ WiLs (28)

In der Realitét fluktuieren neben den Transistorgroflen selbst auch die hier bereits gekiirzten
Parameter p und C,,, was zu Abweichungen fithren kann. Diese werden unter dem Sammel-
begriff des Mismatch zusammengefasst. Durch optimierte Platzierung der Transistoren auf
dem Sustrat konnen systematische Mismatcheffekte, die durch einen Gradienten der Transis-
torparameter iiber das Substrat bedingt sind, minimiert werden.

2.2. Rauschen in Transistoren

Das in elektronischen Schaltungen erzeugte Rauschen ist oft durch das der Transistoren ge-
geben. Wihrend es gleichwertig durch Spannungsfluktuationen am Gate des Transistors be-
schrieben werden kann (sieche Abbildung [2.7)), beruht das Rauschen auf Fluktuationen im
Kanalstrom: der Ladungstrigergeschwindigkeit im Kanal und Fluktuationen in der Anzahl
der Ladungstriager selbst. Diese Effekte fiihren zu unterschiedlichen Frequenzabhingigkeiten
im Rauschspektrum.

Der leitende Kanal des Transistors verursacht durch die brownsche Bewegung der Ladungs-
trager ein thermisches Rauschen mit konstantem Frequenzspektrum bis in den THz-Bereich.
Das quadrierte Rauschspektrum des Kanalstroms ist fiir Transistoren im Séttigungsbetrieb
gegeben durch [30]

5 SkT

it 3.4 (2.9)

Dabei geben k; und T wie iiblich die Boltzmannkonstante und die absolute Temperatur
an. Konventionsgeméfl wird das Rauschen einer Schaltung in Form einer iiber die Frequenz
integrierten Rauschleistung angegeben. Daher werden Frequenzspektren des Rauschens als
quadrierte Fluktuationen geschrieben.
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Abbildung 2.7.: Vereinfachtes Kleinsignalmodell zur Beschreibung des Transistorrauschens durch Spannungs-
fluktuationen am Gatekontakt (Griin) oder Stromfluktuationen im Kanal des Transistors
(Rot).

Eine weitere Rauschquelle im Kanalstrom stellen Einfangprozesse von Ladungstrigern am
oberen Rand des Kanals dar. Hier ist die Fehlstellenkonzentration im Gitter durch die aufge-
dampfte Oxidschicht besonders hoch. Die Ladungstriiger werden an den Fehlstellen eingefan-
gen und nach einer von der Art der Fehlstelle abhingigen Zeitkonstante wieder freigegeben.
Dies fiihrt fiir jede Fehlstelle zu einem Rauschspektrum mit einer 1/f2-Abhingigkeit von der
Frequenz [37] Die charakteristischen Einfangzeiten der einzelnen Fehlstellen unterscheiden
sich jedoch erheblich, sodass der Einfangprozess ein effektives Rauschspektrum besitzt, das
etwa 1/f folgt. Dieses Rauschen wird als Funkelrauschen bezeichnet. Das Rauschspektrum
ist bei Raumtemperatur im niederfrequenten Bereich dominant gegeniiber dem thermischen
Rauschen und nimmt den Wert

K 1

AR (2.10)

n [28]. Dabei ist K eine vom Hersteller gegebene empirische Rauschkonstante zur Quanti-
fizierung des Funkelrauschens. In Abbildung ist das vollstédndige Frequenzspektrum des
Rauschens in einem Transistor, représentiert durch eine Fluktuation des Kanalstroms, darge-
stellt.

2.3. Transferfunktionen

Betrachtet man eine Schaltung im Rahmen von Kleinsignalmodellen, so kann ihr Verhalten
am Ausgang nach Stimulus durch einen beliebigen Eingangspuls x(t) als Linearkombination
aus Eingangspulsen beschrieben werden, deren Ergebnis am Ausgang bekannt ist. Ist bei-
spielsweise das Ergebnis h(t) eines infinitesimal kurzen Pulses am Ausgang der Schaltung

h(t) = y(t, z(t) = 6(t)) (2.11)

bekannt, so kann das Ausgangssignal y(t) eines beliebigen Pulses z(t) am Eingang durch

y(t) = /OOO 2(7) bt — ) dr (2.12)
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Abbildung 2.8.: Bildung des Rauschspektrums aus thermischem Rauschen (Griin) und Einfangprozessen in
Fehlstellen mit verschiedenen Zeitkonstanten (Blau). Die Einfangprozesse fithren in der Sum-
me zu einem 1/f folgenden Rauschspektrum des Funkelrauschens. Die Summe aller Rausch-
terme ist rot dargestellt.

berechnet werden. Zur abstrakten Beschreibung einer Schaltung ohne Kenntnis der genauen
Schaltung selbst geniigt demnach die Kenntnis dieser Pulsantwort h(t). Als Funktion der Zeit
ist die Pulsantwort in der Regel nur schwer durch explizites Losen der zu Grunde liegen-
den Differentialgleichung zu berechnen. Hier bietet es sich an, je nach Art des Signals eine
unterschiedliche Repréasentierung der Pulsantwort zu wahlen. Beispielsweise kénnen kontinu-
ierliche Signale mit wohldefinierter Frequenz wie bei einem Audioverstirker am Giinstigsten
durch ihre Frequenzanteile, also durch Fouriertransformation, dargestellt werden. Im Fall von
gepulsten Eingangssignalen ldsst sich die Differentialgleichung der Schaltung durch Lapla-
cetransformation in eine in diesem Zusammenhang giinstigere Form iiberfithren. Die Pul-
santwort wird in diesem Fall als Transferfunktion bezeichnet und mit H(s) abgekiirzt. Die
Laplace-Transformation X (s) einer Funktion z(#) ist definiert durch:

X(s) = L{z(t)} = /0 T ettty dt (2.13)

Dabei gibt s die positive und reelle Variable des laplacetransformierten Raums an. In dieser
Darstellung nimmt die Delta-Distribution einen konstanten Wert ein.

Das Verhalten einer Schaltung kann nun vollstéindig durch ihre laplacetransformierte Trans-
ferfunktion H(s) beschrieben werden:

Y(s) = H(s) - X(s) (2.14)

Dabei geben Y (s) und X(s) die laplacetransformierten Pendants der Eingangs- und Ausgangs-
signale an.
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Die Transferfunktion kann in dieser Darstellung direkt aus der gewdhnlichen Differential-
gleichung bestimmt werden, wie sie aus der Anwendung der Kirchhoffschen Gesetze auf die
Schaltung folgt. Die untransformierte Differentialgleichung hat die Form

~ dy(t) X~ da(t)
> a; o _Jz::obj 5 (2.15)

=0

Die Koeffizienten a; und b; sind durch die Werte der Bauelemente bestimmt, wie sie in der
Schaltung auftreten. Die Differentialoperatoren transformieren sich unter Laplacetransforma-
tion nach )

a'L
ot
wobei die Funktion f(¢) wieder eine beliebige Funktion der Zeit und F'(s) ihre Laplacetransfor-
mierte darstellt. Entsprechend transformiert sich die Differentialgleichung zu einem Polynom
im s-Raum der Laplacetransformation. Die Funktionen X(s) und Y(s) lassen sich in die-
ser Darstellung separieren, sodass sich die Transferfunktion H(s) unmittelbar als gebrochen-
rationale Funktion darstellen ldsst. Die Koffizienten a;, b; sind hier identisch mit denen der
gewOhnlichen Differentialgleichung in :

a; (t) = a; - s'F(s), (2.16)

n .
> as'
t
= Zf: ‘ (2.17)
bjs’
=

Y(s)

1= %0

Eine Verkettung von Transferfunktionen, wie sie bei hintereinander geschalteten Blécken einer
komplexen Schaltung auftritt, zerfillt durch Laplacetransformation zu einem Produkt der
einzelnen Transferfunktionen:

H = H; 0 Hy ’:rHl(S)-HQ(S) (218)

Im Allgemeinen ldsst sich aus der Transferfunktion H(s) die Pulsantwort einer Schaltung durch
inverse Laplacetransformation bestimmen. Wesentlich intuitiver lésst sich die Schaltung je-
doch im s-Raum untersuchen, wo sich die Eigenschaften der Schaltung durch ein geschicktes
Umschreiben der Transferfunktion zeigen.

So ist die Transferfunktion neben ihrer Polynomdarstellung auch in faktorisierter Darstellung
durch ihre komplexen Nullstellen im Zéhler, ihre Pole im Nenner des Bruchs und einen Pro-
portionalitatsfaktor k vollstdndig bestimmt. Da die Transferfunktion eine reelle Funktion ist,
treten komplexe Nullstellen nur gemeinsam mit ihrem komplex Konjugierten auf. [24]

. Hz (s — Z;) ) ,
H(s)=k 71_[]' G- P) {Z;},{P;} €C (2.19)

Eine weitere Darstellungsmoglichkeit besteht in der Partialbruchzerlegung der Funktion. In
dieser Schreibweise kénnen die einzelnen Terme direkt durch Laplacetransformation in den
Zeitraum iibersetzt werden.

H(s) =) Aﬂ'(;)j = Zaj(t)epj't (2.20)

—~ S —
J
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Abbildung 2.9.: Passiver CR-(RC)" Shaper. a) Schaltung, b) Ausgangspuls des Shapers. Die Zeitkonstanten
sind mit 1/n skaliert, um das Maximum am gleichen Ort zu halten

Zwar sind aj bzw. A; ebenfalls Funktionen im Zeit- beziehungsweise s-Raum, die sich entspre-
chend transformieren. Dennoch kénnen aus der Transformation der Pole zu Exponentialter-
men Stabilitdtskriterien der Schaltung abgelesen werden. Der Term im Exponenten fiithrt nur
fiir solche Pole der Transferfunktion zu einem stabilen Verhalten, deren Realteil negativ ist.
Im umgekehrten Fall fithren die Terme zu einem oszillierenden bzw. exponentiell ansteigenden
Verhalten. [24]

Die Art der auftretenden Polstellen korrespondiert direkt zu charakteristischen Funktionen
der Zeit. So fiihrt ein reeller Pol in der Transferfunktion zu einer zeitabhéngigen Exponen-
tialfunktion mit der Polstelle im Exponenten, imagindre Pole fithren zusammen mit ihrem
komplex Konjugierten zu Oszillationstermen in der Pulsantwort, die nach dem zuvor be-
schriebenen Konvergenzkriterium zusammen mit Dampfungstermen auftreten:

1
Py e T (2.21a)
-
b = et . gin(w-t) (2.21b)

(s+1/7)%+w?

Der passive CR-(RC)" Shaper stellt ein einfaches Beispiel der analogen Pulsformung dar. Er
besteht aus einem Tiefpassfilter und mehreren Hochpassfiltern, die in Reihe geschaltet und
durch ideale Verstérker voneinander getrennt sind. Die Schaltung ist in Abbildung [2.9(a)
dargestellt.

Fiir den Hochpassfilter ergibt sich die Differentialgleichung aus den Kirchhoffschen Gesetzen
zu
Vo(t) = R-1c(t)

0
= RO (Vi(t) = Volt)

& Vo(t) + RC - V,(t) = RC - Vi(t)
= (14 RCs) - Vy(s) = RCs - Vi(s)
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Kapitel 2. Grundbausteine der analogen Schaltungstechnik

und damit die laplacetransformierte Transferfunktion des Hochpassfilters:

Vo(s) RC's

H = = 2.22
() Vi(s) 1+ RCs (2:222)
Analog erhilt man die laplacetransformierte Transferfunktion des Tiefpassfilters:
Hip(s) = — (2.22D)
W = 1Y RCs '
Fiir RC = 7 ergibt sich die Transferfunktion des Gesamtsystems zu:
1 n+1
H _ n — . 222
CR—(RC) TS <1+7_S> ( c)

Durch inverse Laplacetransformation lésst sich die Pulsantwort des Shapers berechnen. Sie
ist in Abbildung [2.9(b)| fiir eine Zeitkonstante von 7 = 1/n fiir unterschiedliche Tiefen des
Shapers gezeigt und ergibt sich zu:

Vo(t) = ()n e (2.23)

Ein solcher passiver Pulsformer kann nur schwierig in Halbleitern implementiert werden,
da Kapazititen und Widersténde sehr viel Fldche bendtigen. Solche Pulsformer kénnen je-
doch in aktiven Schaltungen bestehend aus Transistoren mit einem dquivalentem Verhalten
implementiert werden, in der die entsprechenden passiven Komponenten wesentlich kleiner
ausgelegt sind. In Abbildung ist das aktive Pendant des zuvor beschriebenen Shapers
mit n=2 gezeigt. Tatséchlich erhdlt man fiir diese Schaltung, abgesehen von einem konstan-
ten Verstirkungsfaktor, die gleiche Transferfunktion. Diese Schaltung lédsst sich in Halblei-
tern wesentlich besser implementieren. In diesem Zusammenhang zeigt sich die Abstrakti-
on der Transferfunktion von der unterliegenden Schaltung, da es in der Regel verschiedene
Moglichkeiten gibt, das Verhalten einer Transferfunktion technisch zu implementieren.

I 1 I 1
| I | | I |
y
—_— = L —H | vou
+

Abbildung 2.10.: CR-(RC)? - Shaper mit aktiven Komponenten
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2.4. Rauschbestimmung in komplexen Schaltungen

Das am Eingang einer elektronischen Schaltung anliegende Rauschen ist im Allgemeinen auch
an dessen Ausgang zu beobachten. Die Art, wie eine Schaltung Rauschsignale verarbeitet,
kann ebenfalls durch Transferfunktionen beschrieben werden. Da sich Rauschen am besten
im Frequenzraum beschreiben lisst, ist hierzu das Fequenzverhalten der Schaltung von In-
teresse. Die Transferfunktion im Frequenzraum kann direkt durch Substitution s — w aus
der laplacetransformierten Transferfunktion gewonnen werden, die dann der Fouriertransfor-
mation entspricht. Bei Schaltungen zur Messung einer Ladung wird iiblicherweise ein Strom
am Eingang gemessen. Die Transformation des Rauschens durch die Schaltung ist gegeben
durch

o0
0% = /O HW)P 2, (2.24)

Dabei gibt O'Z out das quadrierte Rauschen des Stroms am Ausgang an, und z%m stellt das
quadrierte Frequenzspektrum des Stromrauschens am Eingang dar. Das Rauschen muss da-
bei nicht notwendigerweise physikalisch am Eingang der Elektronik anliegen, sondern wird
auch von der Elektronik selbst erzeugt. Dieses kann jedoch durch Fluktuationen am Ein-
gang der Schaltung reprisentiert werden. Oft ist das Transistorrauschen (vgl. in der
Eingangsstufe eines Verstérkers ein mafigeblicher Faktor. In diesem Zusammenhang muss die
Transferfunktion im Allgemeinen modifiziert werden, da nicht unmittelbar am Eingang lie-
gende Rauschquellen nur durch einen Teil der vollstdndigen Transferfunktion transformiert
werden. Die Schaltung kann jedoch nach Gleichung partitioniert werden, sodass dies

kein grundlegendes Problem darstellt.

Stromrauschen Spannungsrauschen

\_f\. i (n,in) \
‘v ,: - / v (n,out) ¢

H(w)

Detektor

Q &6(t) C det Cel in

C tot

Abbildung 2.11.: Darstellung der Rauschquellen am Eingang einer analogen Schaltung zur Ladungsmessung

Das Rauschen am Eingang kann durch zwei Terme dargestellt werden, die sich durch ihr unter-
schiedliches Frequenzverhalten am Eingang mit verschwindender Eingangsimpedanz zeigen.
Abbildung gibt einen Uberblick iiber die im System vorliegenden Rauschterme, die durch
eine in Serie geschaltete Spannungsquelle mit dem Rauschspektrum v, und eine dem Detek-
tor parallel geschaltete Stromquelle mit dem Spektrum 4, dargestellt werden. Der Eingang
der Schaltung hat eine gewisse Kapazitit, die sich vor allem aus der effektiven Eingangska-
pazitét des Verstérkers selbst und der Detektorkapazitéit zusammensetzt. Das Stromrauschen
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am KEingang durch die parallel geschaltete Rauschquelle ist unabhéngig von der Eingangs-
kapazitit, da der Strom direkt in den niederohmigen Eingang fliefit. Demgegeniiber ist die
Stromschwankung durch die in Serie geschaltete Spannungsquelle durch den Blindwiderstand
X¢o = 1/Cipw der Kapazitit gegeben, die sich als Gesamtkapazitéit am Eingang darstellt. Die
jeweiligen Strome sind in der Abbildung Rot markiert. Das Gesamtrauschen am Eingang der
Schaltung ergibt sich zu

Z.72”L,in = 2721 + U121 ’ w20t20t7 (225)

2

wobei Cyo die Gesamtkapazitét am Eingang und i, ;,, die Fluktuation des Stroms am Eingang

angibt.

Das entscheidende Kriterium bei der Entwicklung einer Schaltung ist es, durch eine giinstige
Wahl der Transferfunktion ein optimales Signal- zu Rauschverhéltnis zu erreichen. Geringes
Rauschen wird nach durch Verringerung der Bandbreite der Elektronik erreicht, um
das Rauschen in gewissen Frequenzbereichen zu unterdriicken. Bei gepulsten Systemen stellt
sich nun das Problem, dass sich das Signal im Frequenzraum iiber einen weiten Bereich
erstreckt. Dementsprechend fiihrt ein Einschrdanken der Bandbreite nicht zwangslaufig zu
einem besseren Signal- zu Rauschverhéltnis, da auf diese Weise auch das Signal am Ausgang
verkleinert wird. Die Transferfunktion muss hier auf eine typische Messzeit optimiert werden.
Diese tritt in Form von typischen Zeitkonstanten analog zu in der Transferfunktion auf.
Im Allgemeinen findet sich ein Maximum im Signal- zu Rauschverhéltnis in Abhéngigkeit der
typischen Zeitkonstanten des Systems. Dieses ist einerseits durch das Frequenzspektrum des
Rauschens, andererseits durch die Zeitkonstanten des Eingangspulses gegeben.

36



Kapitel 3

Ausleseelektronik zur Energiemessung

Ein Lichtpuls von N, Photonen liefert bei Vernachléssigung von Sittigungseffekten im Silizi-
um Photomultiplier nach (1.11)) und (1.14) ein mittleres Ladungssignal von

Q= Cp:c‘/;)ver : pdethy =G- Nf (31)

Dabei gibt G = Cp;Viper die Verstirkung eines einzelnen ausgelosten Pixels und Ny = pge; Ny
die Anzahl der ausgeldsten Pixel an. Das Signal liegt an der Ausleseelektronik in Form eines
Strompulses vor. Zur genauen Bestimmung der Ladung, insbesondere zur Bestimmung der
Anzahl der ausgelosten Pixel, muss dieser Strom in der Elektronik integriert werden. Abbil-
dung [3.1] zeigt die grundlegenden Blécke einer Schaltung zur Messung der Signale aus Silizium
Photomultipliern.

Eingangsstufe Integrator Shaper

int
HV I

Abbildung 3.1.: Blockschaltbild einer Schaltung zur Ladungsmessung. Der eingehende Strompuls des Detek-
tors ist in Rot dargestellt, die weiter verarbeiteten Spannungssignale in Blau.

Die Eingangsstufe definiert die Eingangsimpedanz der Elektronik, wie sie in eingefiihrt
wurde und dient hier lediglich als Impedanzwandler, der eine kleine Eingangsimpedanz be-
reitstellt. Zur Kompensierung der starken Temperaturabhéngigkeit von Silizium Photomulti-
pliern sollte die Eingangsstufe zudem die Spannung am Eingangsterminal innerhalb weniger
Volt variieren koénnen. Die Ladung wird in einer Kapazitit Ci,: in der Integrationsstufe ge-
sammelt und l&sst sich durch die anliegende Spannung U, = Q/Cine messen. Im letzten, als
Shaper bezeichneten Block der Schaltung wird das Signal des Integrators in einen wohldefi-
nierten Spannungspuls transformiert, wodurch sich die Ladung des Signals aus der Messung
der Pulshthe bestimmen l&sst.

Ohne bereits an dieser Stelle auf eine mogliche Implementierung der einzelnen Blocke einzu-
gehen, sollen im Folgenden grundlegende Kriterien fiir eine gute Auflésung des Systems dis-
kutiert werden (Vergleiche [3.1). Die Sammlung der Ladung durch Integration des Stroms in
der Elektronik kann durch eine Integrationszeit 7;,; beschrieben werden. In Abbildung [3.1] ist
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diese Integrationszeit durch einen Schalter représentiert. Haufig werden jedoch passive Kom-
ponenten verwendet, beispielsweise ein Widerstand parallel zum Integrationskondensator, der
diesen entléddt. In solchen Fillen ist die Integrationszeit als effektive Grofle zu verstehen und
kann aus der Transferfunktion der Schaltung bestimmt werden. Die Integrationszeit sollte
kurz gewihlt werden, um die Messung von Ladung aus Dunkelratenpulsen zu minimieren.
Die untere Grenze der Integrationszeit ist demgegeniiber durch die Dauer des zu messenden
Pulses definiert, da fiir ein gutes Signal- zu Rauschverh&ltnis moglichst die gesamte Ladung
des Signals gemessen werden soll. In Kapitel wurde anhand von Simulationen deutlich,
wie der Strompuls durch Verringerung der Eingangsimpedanz stark verkiirzt werden kann.
Daher besteht eine wesentliche Anforderung an die Eingangsstufe in der Bereitstellung einer
moglichst kleinen Eingangsimpedanz.

Bei entsprechend hohen Signalraten ist das zeitliche Verhalten des Shapers von entscheiden-
der Bedeutung. Die sich daraus ergebenden Verhaltensweisen im Ausgangssignal werden als
Pile-upeffekte bezeichnet, wobei sich zwei verschiedene Effekte zeigen. Die Pulshchen zweier
Signale mit kleinem zeitlichen Abstand werden unterschiedliche Werte einnehmen, da sich die
beiden Signale tiberlagern. Dies fiihrt bei zufillig auftretenden Dunkelratenpulsen zu einer
Verringerung der Auflésung des Systems. Um die Uberlagerung der Signale zu minimieren,
kann die Dauer des Pulses durch Anpassung der Zeitkonstante des Shapers (Shapingzeit)
verkiirzt werden. Dies wird durch die entsprechende Anpassung der Bauelemente und Struk-
tur des Shapers erreicht. Dabei sollte das Maximum des Pulses moglichst flach verlaufen,
damit die Pulshche am Ausgang der Elektronik mit ausreichender Genauigkeit gemessen
werden kann. Fin weiterer Effekt bei Raten in der Gréflenordnung der Shapingzeit ist die
Verschiebung der Nulllinie (Pedestal) am Ausgang. Zur Stabilisierung der Nulllinie werden
aktive Schaltungen verwendet.

Vout 16

ouf]

Abbildung 3.2.: Verschiebung der Nulllinie und Variation der Pulshéhen durch Pileupeffekte bei verschiede-
nen Zeitkonstanten der Elektronik.

Elektronik zur Auslese von Silizium Photomultipliern kann in Form von integrierten Schaltun-
gen in CMOS-Technologie implementiert werden. Der im Folgenden diskutierte Anwendungs-
bereich besteht in der Auslese von Detektorsignalen in einem hochgranularen Kalorimeter der
Teilchenphysik, wie er fiir den zukiinftigen Detektor des ILC vorgesehen ist. Hier ergeben sich
weitere Anforderungen an die Elektronik im Bezug auf ihren Energieverbrauch. Dieses Detek-
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torsystem ist so kompakt aufgebaut, dass vollstandig auf eine aktive Kiihlung der Elektronik
verzichtet werden soll. Der in Heidelberg entwickelte Auslesechip KLAuS ist speziell fiir diese
Anwendung konzipiert und soll im folgenden Kapitel beschrieben werden.

Im Rahmen dieser Diplomarbeit wurden Messaufbauten entwickelt, die umfangreiche, wei-
testgehend automatisierte Charakterisierungsmessungen mit dem Chip ermdglichen. Neben
allgemeinen Parametern wie der Effizienz der Ladungsmessung wurden auch die Verfahren
zur Reduzierung der Leistungsaufnahme untersucht. Im letzten Abschnitt des Kapitels werden
alle Rauschquellen eines solchen Systems untersucht.

3.1. Der ASIC KLAuS2

Der Auslesechip KLAuS (Kanéle zur Ladungsauslese fiir Silizium Photomultiplier) ist ein
ASIC zur prézisen Ladungsmessung von SiPM-Signalen in AMS 350 nm Technologie. Insbe-
sondere fiir das hadronische Kalorimeter des ILD entwickelt, soll er als analoge Eingangsstufe
fiir die Auslesechips des Kalorimeters verwendet werden. Er wurde am Kirchhoff Institut fiir
Physik in Heidelberg entwickelt und liegt zur Zeit in zweiter Version vor [36][35]. Spétere
Versionen sehen die Integration in einen gréfieren ASIC mit integrierter Analog zu Digital-
wandlung und einem Digitalteil vor, welcher die gemessenen Daten sammelt und versendet.

Abbildung zeigt das Layout des KLAuS2-ASIC. Der Chip besteht aus zwolf Kanélen,
die parallel nebeneinander angeordnet sind. Die einzelnen Kanile sind mit 100 um gerade so
breit, dass sie in einen bereits existierenden Auslesechip mit Digitalteil, dem SPIROC [4],
integriert werden konnten. In der Mitte des Chips ist der Chip-Bias-Block zu erkennen, der
allen Kanélen die notigen Versorgungsspannungen liefert. Der Chip kann mit einer seriellen
SPI-Schnittstelle konfiguriert werden, welche als digitaler Block am unteren Rand zu erkennen
ist. Zum Test des Chips steht ein Testboard zur Verfiigung, das in Abbildung [3.3(b)| gezeigt

Abbildung 3.3.: KLAuS2-Floorplan (a), aus [35] und Platine zum Test des ASIC (b)
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Abbildung 3.4.: Blocke eines KLAuS2-Kanals [35]

ist. Der Chip wird iiber das rot gefirbte FPGA-Board konfiguriert!. Auf der linken Seite
des Testboards kann die Hochspannungsversorgung fiir die Sensoren angeschlossen werden,
die auf der Unterseite der Platine aufgesteckt werden kénnen. An den aufgesteckten Platinen
liegen die Ausgangssignale des Chips an.

Abbildung zeigt den schematischen Aufbau eines KLAuS2-Kanals. Jeder der Kanile hat
einen analogen Ausgang zur Energiemessung und einen digitalen Triggerausgang. Der Strom-
puls eines Eingangssignals wird in der als Current conveyor gekennzeichneten Eingangsstufe
auf zwei Strompfade kopiert, wobei der eine fiir die Erzeugung eines Triggersignals, der andere
zur Erzeugung des analogen Energiesignals verwendet wird. Das Signal am analogen Ausgang
hat eine wohldefinierte Form und seine Hohe ist proportional zur injizierten Ladung. Der
Trigger liefert ein digitales Signal mit einer Spannung von 0 bzw 3.3V (CMOS-Standard).
Um Temperatureffekte und Variationen der Durchbruchsspannung zwischen den verschiede-
nen angeschlossenen SiPMs zu kompensieren, verfiigt jeder Kanal iiber einen 8bit Digital- zu
Analogwandler (DAC), mit dem die SiPM-Biasspannung in einem Bereich von etwa 2V vari-
iert werden kann. Dies ist nicht ausreichend, um die Variation in der Durchbruchsspannung
bei den zur Zeit vorliegenden, zur Verwendung in dem Kalorimeter vorgesehenen Detektoren
auszugleichen. Die Temperaturabhéngigkeit des SiPMs lésst sich dadurch jedoch kompensie-
ren. Der Chip wurde mit dem Ziel einer moglichst geringen Leistungsaufnahme entwickelt.
Durch Ausnutzung der Strahlstruktur des ILC kénnen fast alle Blocke bis zu 99% der Zeit
ausgeschaltet werden. Dadurch ergibt sich eine theoretische Leistungsaufnahme von 25uW pro
Kanal. Die Leistungsaufnahme der dauerhaft eingeschalteten Chips belduft sich auf 2,5 mW
fiir jeden Kanal.

'FPGA steht fiir Field Programmable Gate Array. Es wurden zwei verschiedene Boards genutzt, die beide
auf dem Spartan 3E der Firma Xilinx basieren. Die Hersteller der FPGA-Boards sind AVNET und Gadget
Factory
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3.1. Der ASIC KLAuS2

3.1.1. Eingangsstufe

Zur Minimierung der Eingangsimpedanz des Chips kann die Eingangsstufe auf Grundlage der
in vorgestellten Gateschaltung aufgebaut werden. Die Spannung am Eingangsterminal
kann dann durch die angelegte Gatespannung gewéhlt werden, die Eingangsimpedanz die-
ser Schaltung ist in guter Ndherung durch R;, = 1/g,, gegeben. Eine weitere Verringerung
der Impedanz lasst sich durch die Verwendung einer Feedbackschaltung erreichen. Die Ein-
gangsimpedanz der Schaltung ergibt sich aus der Spannungséinderung 06U, wie sie aus einer
kleinen Anderung des Stroms durch den Eingang 61 folgt:

U

(3.2)
Durch Minimierung von 06U kann die Eingangsimpedanz weiter gesenkt werden. Abbildung
zeigt eine vereinfachte Schaltung der Eingangsstufe eines KLAuS2-Kanals. Der Transistor
M1 bildet zusammen mit der Stromquelle I;. und dem Transistor M2 die bereits bekannte
Gateschaltung. Dabei wirkt der Transistor M2 als Widerstand Rp in der Gateschaltung,
dessen Strom zur weiteren Verarbeitung der Signale zu messen ist.

Stromspiegel

U Al

U ~_ Mll
> IL > Trigger

feedback

Integrator

i
i ¢——< Eingang

M4

DAC ! ldc

Abbildung 3.5.: Vereinfachte Darstellung der KLAuS2-Eingangsstufe. Der Feedbackpfad zur Minimierung der
Eingangsimpedanz ist auf der linken Seite zu sehen. Die Stromspiegel auf der rechten Seite
fithren zu den nachfolgenden Stufen (Integrator und Triggerstufe). Zur Veranschaulichung
des Feedbackprinzips sind die Strompulse eines Signals in Rot und der Spannungspuls am
Gatekontakt des Transistors M1 in Blau eingezeichnet.

Die Transistoren M2 und M3 bilden einen Stromspiegel. Ein Strompuls am Eingang wird auf
den Feedbackpfad der Eingangsstufe kopiert, was eine dynamische Verédnderung der Spannung
am Gate des Transistors M1 bewirkt. Fliefit ein Strompuls aus der Eingangsstufe zum De-
tektor, so bewirkt dies zunéchst durch die Eingangsimpedanz der Gateschaltung ein Abfallen
der Spannung am Eingangsterminal. Demgegeniiber wird der Strompuls auf den Feedbackpfad
kopiert und verursacht einen kurzzeitigen Anstieg der Spannung am Gate von M1, was ein
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Ansteigen des Stroms durch M1 und somit ein Ansteigen der Spannung am Eingangsterminal
zur Folge hat. Dies ist in Abbildung[3.5]durch rote und blaue Strom- bzw. Spannungspulse ver-
deutlicht. In dieser Weise lésst sich die Fluktuation der Spannung am Eingang der Elektronik
verringern, sodass die Eingangsimpedanz weiter sinkt. Sie ist bei nicht zu hohen Frequenzen
gegeben durch [35]

1 1
Rip = _ . 9m3 (3.3)
dm1 Ima  Gm2
<~ —

Gateschaltung Feedback

Bei hoheren Frequenzen in der Groflenordnung von 100 MHz kénnen die parasitiren Kapa-
zitdten der Transistoren nicht mehr vernachléssigt werden. Dabei sind insbesondere die Kapa-
zitdten Cys und Cyq am Eingangstransistor M1 von Bedeutung. Sie verhalten sich bei hohen
Frequenzen wie ein Kurzschluss zwischen Gate und Source- beziehungsweise Drainkontakt,
sodass der Strom eines Signals durch diese Kapazitidten abflieit und nicht mehr gemessen
werden kann. Dieser Effekt entspricht letztlich dem Millereffekt und zeigt sich in einer fre-
quenzabhingigen Eingangsimpedanz mit Polen bei etwa 100MHz. Dies ist auch der Grund,
warum die Transkonduktanz des Transistors M1 durch Verédnderung seiner Grolenverhéltnisse
nicht beliebig grofl gewihlt werden kann, was nach zu einer geringeren Eingangsimpedanz
fithren wiirde. Eine hohe Transkonduktanz geht mit groflen parasitiren Kapazitdten einher,
die die Pole in der Eingangsimpedanz zu niedrigeren Frequenzen verschieben wiirde.

Der konstante Spannungswert am Eingangsterminal kann durch das DAC-Terminal der Ein-
gangsstufe variiert werden. Die Spannung an diesem Terminal wird durch den Digital- zu Ana-
logwandler des Kanals eingestellt und ist iiber die SPI-Schnittstelle des Chips konfigurierbar.
Bei einem steigenden Konfigurationswert verringert sich die Spannung am DAC-Terminal.
Dadurch steigt die Spannung am Gate des Eingangstransistors M1, wodurch auch die Span-
nung am Eingang des Kanals steigt. In dieser Weise lésst sich die SiPM-Biasspannung und
damit die Verstarkung des Sensors steuern. Tatséchlich ist die Spannung in einem weiten
Bereich proportional zum eingestellten DAC-Wert (vergleiche . Zur Messung der Signale
wird der Strom durch den Transistor M2 nicht nur auf den Feedbackpfad, sondern auch auf
den analogen Pfad und den der Triggerstufe kopiert, wo die Signale weiterverarbeitet werden.
Diese Transistoren sind in Abbildung auf der rechten Seite dargestellt.

3.1.2. Analoger Pfad - Integration, Shaper und Pedestalstabilisierung

Der von der Eingangsstufe gelieferte Strompuls wird bei KLAuS durch einen Kondensator Cy,;
integriert. Zur Entladung der Kapazitit ist diesem ein Widerstand Rgy;s parallel geschaltet,
wodurch die effektive Integrationszeit durch

Tint = Rais - Cint

gegeben ist. Zur Stabilisierung der Spannung am Kondensator bei hohen Raten, sowie zur
Korrektur von Mismatchfehlern des Stromspiegels M2 — Mi von der Eingangsstufe, wird eine
aktive Schaltung verwendet, die in Abbildung zusammen mit dem Integrator und der Si-
gnalformungsstufe gezeigt ist. Die Bandbreite der Stabilisierungsschaltung ist mit etwa 100 Hz
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3.1. Der ASIC KLAuS2

so klein gew#hlt, dass die Signale selbst kaum durch diese Schaltung beeinflusst werden.
Liegt die Spannung {iber einen entsprechend langen Zeitraum iiber dem eingestellten Wert

Pedestal-Stabilisierung Integrator Shaper

s [Jre
L

Abbildung 3.6.: Integrationsstufe mit Schaltung zur Stabilisierung der Nulllinie

der Nulllinie Vg4, so spricht der Operationsverstirker der Stabilisierungsschaltung an, der
Transistor M wird leitend und liefert neben dem Widerstand Rg;s einen weiteren Entlade-
strom, der zur Stabilisierung des Pedestals fiihrt.

Die Signalformung durch den Shaper ist bei KLAuS durch eine aktive Schaltung implemen-
tiert. Ohne auf den genauen Aufbau des Shapers einzugehen, soll hier lediglich dessen Trans-
ferfunktion betrachtet werden.

Die Transferfunktion von Integrationsstufe und Shaper ist bei Vernachlédssigung der Schaltung
zur Pedestalstabilisierung gegeben durch [35]:

2Rgis 1

H(s) = 3.4
(8) S Tint (5 * Tshap + 1)2 +1 ( )
~——
Integrationsstufe Shaper

Sie besitzt einen reellen und zwei imaginére Pole bei der Zeitkonstante des Integrators 7;,; bzw.
der des Shapers Tgpqp. Durch Gleichsetzung dieser Zeitkonstanten ergibt sich am Ausgang des
Kanals ein Puls ohne Unterschwingung, der durch die inverse Laplacetransformation dieser
Transferfunktion bestimmt werden kann. Dieser Puls hat eine kurze Zerfallszeit, was Pileup-
effekte in Form von Schwankungen der Pulsh6he minimiert. Die Pulsantwort der Integrations-
und Shapingstufe ist gegeben durch:

h(t) oc U7 (1 — cos C)) (3.5)

Hier stellt 7 die gemeinsame Zeitkonstante von Integrator und Shaper dar. Sie kann durch
entsprechene Konfiguration des Chips gewihlt werden und nimmt die Werte 25 ns, 50 ns oder
100 ns an.
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3.1.3. Triggerpfad

Die zweite Kopie des Eingangsstroms wird fiir die Erzeugung eines Triggersignals verwen-
det. Dieses Signal ist bindr und kann am Ausgang die Spannungswerte 0V (logisch 0) oder
3.3V (logisch 1) annehmen, was dem CMOS-Standard entspricht. Uberschreitet der Eingangs-
strom eine einstellbare Schwelle, wechselt das Ausgangssignal in den Zustand logisch eins. Die
Triggerschwelle ist auf der Platine durch einen Drehwiderstand fiir alle Kanéle simultan ein-
stellbar. In spéteren Versionen des Chips soll dieses Signal dazu dienen, eine Messung der
Pulshohe am Ausgang auszulésen und eine Zeitinformation fiir die Eingangssignale bieten.
Der Trigger ist als Komparator aufgebaut und besitzt keine Hysterese, entsprechend sind die
Schwellen der Uberginge 0 — 1,1 — 0 identisch. Dies kann bei einer niedrigen Triggerschwelle
und langsam fallenden Flanke auf Grund des Rauschens am Eingang zu ungewollten Pulsen
des Triggers fiihren (vgl. Abb. . Zur Unterdriickung dieser Pulse wird das Triggersignal in
KLAuS durch ein Monoflop verléngert. Monoflops erzeugen aus einem kurzen Eingangspuls
einen Puls mit fester Dauer. Auf diese Weise werden Rauschpulse am Ausgang des Triggers
unterdriickt.

Triggerschwelle

—/

E’,“ l l_l |_| ungefiltertes Signal

2
" T' | gefiltertes Signal
t

Abbildung 3.7.: Unterdriickung von ungewollten Pulsen durch Rauschen am Triggerausgang durch
Verldngerung des Signals in der Triggerstufe

3.2. Ladungskonversion

Wie bereits in Kapitel [1] beschrieben fiihrt das Auslésen von N SiPM-Pixeln zu einem La-
dungssignal

Qsig =N- Qp:): =N- (Cvaover) 3

wobei Cp, die Pixelkapazitdt und V., die angelegte Uberspannung ist. Das Verhéltnis der
gemessenen Pulshche zur Ladung am Eingang des ASICs wird als Ladungskonversionsfak-
tor bezeichnet, der im Folgenden mit dem Buchstaben G abgekiirzt werden soll. Mit diesem
Parameter lédsst sich das Verhalten des Chips beschreiben. Die Ladungskonversion ist nicht
konstant, sondern von verschiedenen Einfliissen abhéingig, die im Folgenden diskutiert wer-
den.
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3.2. Ladungskonversion

Sie lassen sich unterteilen in:
o Sittigungseffekte der Elektronik bei einer groflen injizierten Ladung
e Verdinderung der Pulsform am Eingang
e Konfiguration des ASIC im Bezug auf die Shapingzeit und Skalierung des Signals

Die Hohe des Spannungspulses am Ausgang des Chips sollte in einem moglichst groflien Be-
reich proportional zur Ladung sein. Bei groflen Signalen verschiebt sich der Arbeitspunkt
der Elektronik, sodass das Kleinsignalmodell der Schaltung seine Giiltigkeit verliert. Da je-
doch das lineare Verhalten der Schaltung auf Analyse von Kleinsignalmodellen beruht, zeigen
sich bei der Verschiebung des Arbeitspunkts in der Regel abweichende Effekte in Form eines
Séttigungsverhaltens.

Zur Nachahmung der Strompulse, wie sie bei Silizium Photomultipliern auftreten, bietet sich
die Injektion einer definierten Ladung mit einem Funktionsgenerator an, der {iber einen Kon-
densator an das Eingangsterminal des Chips angeschlossen ist (vergleiche Abbildung .
Generiert man eine Rechteckfunktion mit der Spannungsdifferenz AU, so flieit nach einer
Spannungsénderung des Funktionsgenerators eine Ladung Q = C' - AU durch den Eingang
des ASICs, wobei C' die Kapazitidt des Kondensators darstellt. Der Strompuls fillt exponen-
tiell mit der Zeitkonstante 7, = C - R;,, wobei R;, die Eingangsimpedanz der Elektronik ist.
Die ansteigende Flanke des Strompulses ist durch die Anstiegszeit des Funktionsgenerators
gegeben, sofern diese vernachléssigbar gegeniiber der Zeitkonstante der fallenden Flanke 7,
ist. In diesem Fall ist 7, die entscheidende Gréfie zur Beschreibung der Pulsform am Eingang
der Elektronik. Die Integration der Ladung in KLAuS l&sst sich durch eine effektive Integra-
tionszeit beschreiben, die durch Konfiguration des Chips zusammen mit der Zeitkonstante
des Shapers eingestellt werden kann. Daher bestimmt der zeitliche Verlauf des Strompulses
die integrierte Ladung. Sie ist {iber 7, abhéngig von der Kapazitét am Eingang und der Ein-
gangsimpedanz der Elektronik. Mit steigender Zeitkonstante wird der Puls ldnger, sodass
zunehmend weniger Ladung integriert wird. Entsprechend sollte die Ladungskonversion mo-
noton mit ansteigender Eingangsimpedanz, sowie mit ansteigender Kapazitit am Eingang
abfallen.

In Kapitel[I.2.7|wurde das Verhalten des Ausgangspulses in einem SiPM beschrieben. Tatséch-
lich zeigt der Strompuls des Detektors ebenfalls ein exponentiell abfallendes Verhalten. Dort
ist die Zeitkonstante des Pulses durch den Wert des Auslesewiderstands und der Gesamt-
kapazitdt der passiven und parasitiren Kapazititen gegeben, welche die Ladung im SiPM
integrieren. Die bei der Ladungsinjektion verwendete Kapazitit beschreibt somit die Detek-
torkapazitdt des Silizium Photomultipliers.

Bei einem exponentiell abfallenden Puls mit Zeitkonstante 7, ergibt sich bei einer Integrati-
onszeit 7; der Anteil der integrierten Ladung zu:

Qi oo -1 Ti 7
int. _ ( / — dt> < / et/ dt> e (3.6)
o U 0

Die Effizienzkurve der Ladungsintegration ist in Abbildung [3.8(b)| gezeigt. Der Effekt der
verminderten Ladungssammlung durch Verdnderung der Pulsdauer wird im Englischen als
"ballistic deficit”bezeichnet.
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Abbildung 3.8.: Ballistisches Defizit bei einem exponentiell abfallenden Strompuls am Eingang, der durch
einen Funktionsgenerator erzeugt wird.

Zur genaueren Beschreibung dieses Effekts in KLAuS muss die Pulsantwort fiir einen solchen
exponentiell abfallenden Puls am Eingang berechnet werden, die sich aus der inversen La-
placetransformation des resultierenden Pulses im s-Raum ergibt. Diese fithrt auf Grund der
vielen Pole der Transferfunktion zu sehr komplizierten Gleichungen, die an dieser Stelle nicht
im Detail beschrieben werden sollen (vgl. [35, B]). Es zeigen sich vom zu erwartenden mono-
tonen Verhalten der Ladungskonversion abweichende Effekte, die anhand der durchgefiihrten
Messungen qualitativ untersucht werden.

In Abbildung ist der Aufbau skizziert, der zur Messung der Ladungskonversion entwi-
ckelt wurde. Dieser erlaubt eine fast vollstindig automatisierte Messung des Verhaltens von
KLAuS bei der Ladungsinjektion. Durch den Funktionsgenerator (Modell 33250A der Fir-
ma AGILENT) wird eine Ladung in den Chip injiziert, die durch den Computer eingestellt
werden kann. Die Anstiegszeit des Rechteckpulses ist dabei auf den minimalen Wert von 5 ns
eingestellt. Die Pulshohen des Ausgangspulses werden durch einen Peak Sensing ADC (Mo-
dell V785N der Firma CAEN) gemessen. Der ADC wird {iber einen VME-Bus mit einem
PowerPC-Modul ausgelesen, das die Daten iiber eine Netzwerkverbindung an den Computer
iibermittelt. Fine Dokumentation der zur Auslese der Daten entwickelten Software findet sich
in Anhang Zur Bestimmung der gemessenen Spannung wurde der ADC kalibriert. Die
Kalibrationsmessung ist in Anhang [B] gezeigt. Der Synchronisationsausgang des Funktions-
generators wird zur Erzeugung eines Zeitfensters fiir den ADC verwendet, in dem der ADC
die Pulshohe misst. Die Liange des Zeitfensters wurde auf 1 us eingestellt. Die Konfiguration
des KLAuS-ASICs erfolgt iiber ein FPGA-Board, das ebenfalls vom PC aus gesteuert werden
kann. Die im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Konfigurationssoftware ist in Anhang
dokumentiert.
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Abbildung 3.9.: Aufbau zur Messung der Ladungskonversion durch die Injektion einer Ladung iiber eine
Kapazitat Cip,

3.2.1. Integrierte Signalskalierung und linearer Bereich

Der ASIC bietet die Moglichkeit, den gemessenen Strom am Eingang auf einen niedrigeren
Wert zu skalieren. Dies wird durch Verédnderung des Verhéltnisses erreicht, mit dem der Strom
aus der Eingangsstufe in die Integrationsstufe kopiert wird. Im Detail kann dazu der Transistor
M in Abbildung umgeschaltet werden, sodass sich drei mogliche Skalierungsverhéltnisse
(1:1, 1:10, 1:40) ergeben. Bei einer Eingangskapazitit vom 33 pF und einer Shapingzeit von
50ns wurde ein weiter Ladungsbereich in den verschiedenen Skalierungen studiert und die
Pulshohe am Ausgang gemessen. Die resultierenden Pulshoéhen in Abhéngigkeit von der inji-
zierten Ladung sind in Abbildung[3.10| gezeigt, wobei die Pedestalspannung abgezogen wurde.
Die Ladungskonversion des Kanals ist durch die Steigung einer an die Messwerte angepass-
ten linearen Funktion gegeben. Im Laufe der Messungen stellte sich heraus, dass sich die
Ladungskonversion nur durch Einfithrung eines Qualitétskriteriums fiir die Linearitdt stabil
beschreiben lisst. Dies kann durch Einschréinkung des Fitbereichs auf einen Wertebereich er-
folgen, in dem das Qualitdtskriterium zutrifft.

Ein gebrauchliches Qualitdtskriterium ist hier die mazimale integrale Nichtlinearitit (INL).
Sie gibt die relative maximale Abweichung der Messpunkte von einem Fit im Verhéltnis zum
betrachteten Wertebereich an und ist definiert durch

maxgex |V(z) — f(2)]
(max(z € X) —min(z € X))’

max(INL) = (3.7)

wobei x den variierten Parameter und V(x) den gemessenen Spannungswert darstellt. In die-
sem Zusammenhang ist der lineare Bereich der Ladungskonversion als der Bereich definiert,
in dem die INL nicht iiber eine gesetzte Grenze steigt. Zur kontrollierbaren Bestimmung der
Linearitétseigenschaften wurde ein Algorithmus zur automatisierten Bestimmung des linearen
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Abbildung 3.10.: Ladungskonversion fiir verschiedene Skalierungen bei einer Eingangskapazitit von 33 pF,
einem DAC-Wert von 180 und einer Shapingzeit von 50 ns.

Bereichs bei einer bestimmten maximalen integralen Nichtlinearitéit entwickelt, dessen Imple-
mentierung in Anhang [C] dargestellt ist. Dieser wird auch in den folgenden Messungen dieses
Kapitels eingesetzt werden. Der aus der Einschrinkung des Fitbereichs gewonnene lineare
Bereich wird als Full Scale Range (FSR) bezeichnet.

Die so aus den Fits bestimmten Parameter der Ladungskonversion sind fiir die verschiede-
nen Einstellungen der Signalskalierung in Tabelle [3.1] aufgelistet. Durch die Skalierung des
Signals lassen sich die verschiedenen Ladungsbereiche linear vermessen, wobei der Fehler
durch Nichtlinearititen unterhalb von 2% liegt. Bei einer kleinen Skalierung von 1:1 ist die
Auflésung der Ladung ausreichend, um die Anzahl der ausgelosten Pixel zu bestimmen. Ent-
sprechend ldsst sich bei dieser Skalierung die Verstdrkung des Sensors bestimmen. Die Ska-
lierung des Stroms zur Messung eines gréfleren Ladungsbereichs erlaubt die Bestimmung von
physikalischen Lichtpulsen, bei denen meist viele Pixel des Sensors ausgelost werden. Die
Auflésung erlaubt hier jedoch keine Bestimmung der SiPM-Verstéirkung. Durch Bestimmung
der Ladungskonversion im Rahmen des angewandten Qualitdtskriteriums kann die bei klei-
ner Skalierung bestimmte Verstdrkung des Sensors dazu verwendet werden, das System mit
dem Fehler der gewihlten INL-Grenze zu kalibrieren. Es ist an dieser Stelle zu bemerken,
dass der lineare Bereich stark von der verwendeten Eingangskapazitdt und dem eingestellten
DAC-Wert abhéngig ist. Bei einer Kapazitit von 440 pF, einem DAC Wert von 0 und einer
maximalen integralen Nichtliniaritit von 1,1% wurde ein linearer Bereich von 220 pC gemes-
sen [22]. Der in der hier diskutierten Messung gewihlte Wert der Kapazitét stellt jedoch eine
realistischere Grofie dar, da die Detektorkapazitit der Silizium Photomultiplier, die fiir den
Einsatz im Kalorimeter des ILD vorgesehen sind, in diesem Bereich liegt.
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’ Skalierung | Ladungskonversion ‘ Linearer Bereich ‘
1:1 187,23 + 0,21 mV /pC 4,39 pC
1:10 19,582 £ 0,017mV/pC | 49,22pC
1:40 4,4869 £+ 0,0087mV /pC | 138,36 pC

Tabelle 3.1.: Ladungskonversion fiir verschiedene Skalierungen bei einer maximalen INL von 2%, einer Ein-
gangskapazitit von 35 pF, einer Shapingzeit von 50 ns und einem DAC-Wert von 180

3.2.2. Abhangigkeit von der Eingangskapazitat

Wie in beschrieben ist die Zeitkonstante des Pulses von der Eingangskapazitit abhingig.
Bei einem langen Puls wird weniger Ladung integriert, sodass die Ladungskonversion bei
einer grofleren Kapazitit abfallen sollte. Zur Bestimmung der Abhingigkeit der Ladungskon-
version von der Eingangskapazitdt wurde die Kapazitdt am Eingang in einem Bereich von
5,6 pF' bis 100 pF variiert. Fiir jeden der aufgeloteten Kondensatoren wurde die Pulshohe in
Abhéngigkeit von der injizierten Ladung gemessen und die Ladungskonversion bestimmt, wo-
bei der Fitbereich auf eine maximale INL von 2% beschrénkt ist. Der Verlauf von Ladungskon-
version und des linearen Bereichs ist in Abbildung aufgetragen. Bei hoheren Kapazititen
zeigt sich das erwartete monoton abfallende Verhalten der Ladungskonversion. Der linear
messbare Ladungsbereich steigt, da bei steigender Kapazitit zunehmend weniger Ladung in-
tegriert wird, sodass Sattigungseffekte erst spéter auftreten. Bei kleinen Eingangskapazitédten
ist im Gegensatz zu den Erwartungen ein Abfall der Ladungskonversion zu beobachten. Zum
Versténdnis dieses Effekts ist ein Einblick in die Transferfunktion eines KLAuS-Kanals not-
wendig. Wie in Kapitel beschrieben kénnen bei hohen Frequenzen die parasitdren Ka-
pazititen des Eingangstransistors M1 in der Eingangsstufe nicht mehr vernachléssigt werden.
Sie fithren zu Polen in der frequenzabhéngigen Impedanz der Eingangsstufe und unterdriicken
diese hochfrequenten Anteile des Signals. Die Signale bei kleinen Injektionskapazitdten haben
eine kleine Zeitkonstante, was mit hohen Frequenzkomponenten des Pulses korrespondiert.
Daraus wird ersichtlich, dass die Ladungskonversion bei kleinen Eingangskapazitéiten entge-
gen der eingangs beschriebenen Erwartungen nicht monoton mit steigender Kapazitat fallt,
sondern zu einem Maximum in der Ladungskonversion fiihrt.

Genauer, jedoch wesentlich komplizierter lasst sich dieses Verhalten mit Hilfe der Transfer-
funktion des Systems untersuchen. Das Verhalten der Eingangsstufe kann durch eine Trans-
ferfunktion mit zwei komplexen Polen beschrieben werden, die von der effektiven parasitéren
Kapazitidt des Transistors M1 und der Kapazitdt am Eingang abhingig sind. Die Transfer-
funktion des Kanals kann mit vereinfacht als

1 1 1
H(s) x ————— - . 3.8
( ) (S + a)2 + b2 S+ Tint (3 * Tshap + 1)2 +1 ( )
S——— ~—— ~
Eingangsstufe Integrationsstufe Shaper

geschrieben werden, wobei die Pole im ersten Term die Parameter die Eingangsstufe beschrei-
ben. Die komplexen Pole der Eingangsstufe fithren zu Oszillationstermen in der Pulsantwort
des Systems und insbesondere im zeitlichen Verlauf des Stroms, der aus der Eingangsstufe
in den Integrator flieBt. Dies impliziert bei entsprechend starken Oszillationen eine Phasen-
verschiebung des Stroms, sodass die Ladung spéter am Integrationskondensator auftritt. Der
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Kondensator wird jedoch auch in dieser Zeit bereits entladen, was zu einer Verringerung des
Ausgangspulses fiihrt. Die Messungen sind leider nicht mit den iibrigen Messungen der La-
dungskonversion vergleichbar, da hier ein anderer ASIC verwendet wurde. Es ist zu vermuten,
dass sich der Arbeitspunkt trotz gleicher Werte der eingeloteten Widerstdnde zur Generie-
rung der Biasspannungen unterscheidet, da die Widerstdnde eine erhebliche Ungenauigkeit
hinsichtlich ihrer tatséchlichen Werte besitzen.

3.2.3. Abhangigkeit vom eingestellten DAC-Wert

Die Eingangsimpedanz der KLAuS-Eingangsstufe wird durch den Feedbackpfad verringert,
der die Variation der Spannung am Eingangsterminal unterdriickt. Dieser Feedbackmechanis-
mus beruht auf einem Stromspiegel, sodass die Verringerung der Eingangsimpedanz durch den
Feedback proportional zu dem Verhéltnis ist, mit dem der Stromspiegel den Strompuls eines
Signals kopiert. In Gleichung sind jedoch die Effekte der Kanallingenmodulation nicht
beriicksichtigt. Unter Einbeziehung der Kanallangenmodulation ergibt sich die Eingangsim-
pedanz zu:

po_ 1 1 (Wi 14 AVpss (3.9)

" gmt gma (W/L) (g 1+ AVbsa '

Dabei geben W und L die Breiten und Léngen der beiden Transistoren M2 und M3 an und Vpg
deren Drain-Source Spannungen. Der Parameter A beschreibt die relative Langenénderung der
Transistorkanéle. Daraus kann qualitativ das Verhalten der Eingangsimpedanz erklart wer-
den, wenn sich die Spannung am DAC-Terminal der Eingangsstufe durch die Konfiguration
andert. Bei ansteigenden DAC-Werten fillt die Spannung am Gate des Eingangstransistors
und am Eingangsterminal des Kanals. Entsprechend fillt die Spannung Vpgs, und die Drain-
Source Spannung Vpgo an Transistor M2 steigt, sodass der rechte Term in abfillt. Die
Eingangsimpedanz eines KLLAuS-Kanals steigt demnach mit wachsenden DAC-Werten. Durch
Erhohung der Eingangsimpedanz wird auch die Zeitkonstante des Strompulses am Eingang
grofler, wie es bereits bei der Variation der Kapazitdt am Eingang auftrat. Daher ist ein
dhnliches Verhalten der Ladungskonversion bei Variation des DAC-Werts zu erwarten.
Zur Messung der Ladungskonversion in Abhéngigkeit des DAC-Werts wurde fiir eine Ein-
gangskapazitit von 33 pF und eine Skalierung von 1:1 ein Ladungsbereich vermessen, in dem
sich der lineare Bereich und die Ladungskonversion bestimmen lédsst. Die DAC-Werte wurden
in Schritten von 5 Z#&hlern variiert. Der Aufbau der Messung ist mit dem zuvor in Abbildung
3.9 gezeigten Aufbau identisch. In Abbildung [3.12)ist der Verlauf der Ladungskonversion und
des linearen Bereichs in Abhéngigkeit vom DAC-Wert fiir verschiedene Shapingzeiten darge-
stellt. Die Maximale INL ist auf 2% gesetzt. Es ist zu erwarten, dass die Ladungskonversion fiir
kleinere Shapingzeiten steigt. Bei einer Zeitkonstante von 25 ns ist die Ladungskonversion je-
doch kleiner als bei den anderen einstellbaren Zeitkonstanten. Es wurden Simulationen der auf
der Testplatine verwendenden externen Operationsverstirker? durchgefiihrt. Die Ergebnisse
dieser Simulationen ldssen die Vermutung zu, dass der beobachtete Effekt durch diese ex-
ternen Komponenten verursacht wird. Die Operationsverstirker haben eine 3 dB-Bandbreite
von 250 MHz, sodass die Pulsh6he an den Ausgéngen der Platine bei kleinen Zeitkonstanten
geringer ausfillt, da der Puls am Ausgang schnell ist.

2Modell OPA4354AIDR des Herstellers Texas Instruments
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Abbildung 3.11.: Ladungskonversion in Abhéngigkeit von der Eingangskapazitit bei hoher Verstdrkung und
DAC=0. a) Steigung im linearen Bereich. b) Linearer Bereich
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Abbildung 3.12.: Ladungskonversion in Abhéingigkeit vom eingestellten DAC-Wert fiir alle Shapingzeiten.
a) Steigung im linearen Bereich. b) Linearer Bereich
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Abbildung 3.13.: Aufbau zur Messung der DAC-Linearitét

3.3. DAC-Linearitat

Um Temperaturschwankungen und Variationen in der Durchbruchspannung zwischen ein-
zelnen SiPMs zu kompensieren, soll die Eingangsstufe die Uberspannung des SiPM durch
Variation der Spannung am Eingangsterminal des ASICs stabilisieren kénnen. Das Verhal-
ten der Spannung am Eingangsterminal gegeniiber dem eingestellten DAC-Wert wurde zu
Beginn des Kapitels diskutiert, da es auch zur Erkldrung der Ergebnisse bei den Ladungs-
konversionsmessungen von Bedeutung war. Die Abhéngigkeit der Spannung am Eingang vom
eingestellten DAC-Wert wurde fiir alle Kanale eines ASIC mit einem Oszilloskop gemessen,
wahrend die DAC-Werte des Chips variiert werden. Der Messaufbau ist in Abb. skiz-
ziert. Zur Automatisierung der Messung wurden Skripte erstellt, die das Oszilloskop und die
Konfiguration des Chips steuern. Die Konfiguration erfolgt dabei mit einem FPGA-Board,
das mit Hilfe einer USB-Schnittstelle gesteuert werden kann. Die Software zur Steuerung des
FPGA ist fiir Linux-basierte Betriebssysteme konzipiert (vergleiche , das Betriebssystem
des Ostzilloskops ist hingegen Windows. Daher wird die Konfiguration des ASICs von einem
weiteren PC {ibernommen, der iiber eine Netzwerkverbindung vom Oszilloskop gesteuert wird.
Der Spannungsverlauf in Abhéngigkeit des eingestellten DAC-Werts ist in Abb. ex-
emplarisch fiir einen Kanal aufgetragen. Der Verlauf muss nicht zwingend linear sein, jedoch
sind Abweichungen vom linearen Verhalten des Eingangs-DAC weniger auf den DAC selbst
zuriickzufithren, sondern auf das Ansprechen der Eingangsstufe, die in diesem Bereich nicht
optimal arbeitet (vergleiche [3.2.3). Der nutzbare Arbeitsbereich des DAC ist daher durch den
Wertebereich definiert, in dem sich das Spannungsverhalten innerhalb gegebener Fehlergren-
zen als lineare Funktion beschreiben lédsst. Der lineare Bereich wurde wie in Kapitel durch
Setzen einer Grenze der integralen Nichtlinearitét definiert, wobei der in Anhang [C] beschrie-
bene Algorithmus zur Einschdnkung des Fitbereichs verwendet wurde. In Abbildung ist
der lineare Bereich und die Steigung des Fits fiir alle Kanéle eines Chips dargestellt, wobei
verschiedene INL-Grenzen gesetzt sind. Daraus ergibt sich bei einer INL-Grenze von 2% ein li-
nearer Spannungsbereich von mindestens 2,03 V. Die mittlere Steigung liegt bei 8,8 mV /LSB.
Somit kénnen bei typischen SiPM Temperaturfluktuationen von weniger als 1K kompensiert
werden, was bei einer Uberspannung von 1V einer Unsicherheit der Verstirkung von etwa 1%
entspricht.
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Abbildung 3.14.: a) Typischer Spannungsverlauf der Spannung an einem Eingang von KLAuS. Der Fitbe-
reich ist auf eine maximale INL von 2% begrenzt. b) Differentielle Nichtliniaritit durch
Fluktuationen der Transkonduktanzen

Bei Digital- zu Analogwandlern ergeben sich durch die nicht optimale Anpassung der Bauteile
zueinander wegen herstellungsbedingter Mismatcheffekte Abweichungen von der nominellen
Steigung der Spannungs zu DAC-Wert Kennlinie. Die DAC-Werte sind binér kodiert, daher
wechseln bei jedem Ubergang 2" — 2" + 1 gerade n + 1 Bits ihren Zustand, entsprechend
viele Transistoren werden umgeschaltet. Die herstellungsbedingte Fluktuation der Transkon-
duktanz der Transistoren fithrt zu Fluktuationen der Steigung in der Spannungskurve am
Eingangsterminal. Diese Mismatcheffekte lassen sich durch die differentielle Nichtliniaritit
(DNL) verdeutlichen. Sie ist gegeben durch

DN, =LYy (3.10)
a

und gibt die relative Abweichung benachbarter Messwerte y; von der Steigung a der Fitgerade
an.
In Abb. [3.14(b)|ist ein solcher DNL-Verlauf fiir einen Ausschnitt des Wertebereichs gezeigt.
Die Spriinge bei Ubergéngen mit vielen wechselnden Bits werden hier besonders deutlich, wie
bei dem Ubergang 127 — 128 in Abbildung zu erkennen. Die Mismatcheffekte zeigen sich
auch im linearen Bereich bei kleinen INL-Grenzen (Abbildung [3.14(a)|). Bei kleinen Grenzen
sind die Spriinge der Spannung bei mehreren umschaltenden Transistoren so grof, dass der
Fitbereich sehr stark eingeschréankt wird.
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Abbildung 3.15.: DAC-Verhalten der Spannung am Eingang eines KLAuS-Kanals a) Grenzen des Linearen
Bereichs bei verschiedenen INL-Grenzen
b) Auflésung des Digital-zu-Analogwandlers

3.4. Trigger

In einer fritheren Arbeit wurde die zeitliche Auflésung des Triggers bestimmt. Sie betragt
56,8 ps fiir einen Puls von 660 fC bei einer Triggerschwelle von etwa 330 fC [22]. Dies entspricht
etwa dem Signal eines minimal ionisierenden Teilchens im Kalorimeter des ILC. Unklarheiten
bestanden jedoch in der Verteilung der Triggerschwellen fiir die verschiedenen Kanéle eines
Chips, es wurde eine systematische Verteilung vermutet. Grundsétzlich gibt es verschiedene
Griinde, warum die Triggerschwellen fluktuieren kénnen. Betrachtet man die Fluktuation
der Stromverstirkung von Transistoren auf einem ASIC in Abh#ngigkeit ihres Abstands,
so sieht man auf kleinen Skalen im Bereich von einigen um statistische Fluktuationen. Bei
grofleren Absténden sind systematische Abweichungen zu erwarten, was beispielsweise auf
einen rdumlichen Gradienten bei der Diffusion des Dotierungsmaterials zuriickzufiihren ist.
Im Fall der Triggerschwellen sind auflerdem systematische Effekte durch Spannungsverluste
entlang der Leitung moglich, die die Triggerschschwellen definiert.

Die Triggereffizienz fiir eine injizierte Ladung q ist gegeben durch

= NIT((’) (3.11)

wobei N7 die Anzahl der gemessenen Triggerpulse und N die Gesamtzahl der Messungen dar-
stellt. Zur Bestimmung der Triggerschwellen wurden fiir jeden Kanal Ladungspulse injiziert
und die Triggereffizienz in Abhéngigkeit von der Ladung berechnet. Der Messaufbau ent-
spricht, bis auf die Verwendung des Triggerausgangs statt des analogen Ausgangs des ASIC,
dem Aufbau der Ladungsinjektionsmessungen in Abbildung Der Verlauf einer Effizienz-
kurve ist in Abbildung[3.16]dargestellt, wobei die Fehler der Messpunkte durch asymmetrische
Konfidenzintervalle mit einem Vertrauensbereich von 95% angegeben sind. Unter der Annah-
me, dass das Ansprechen des Triggers durch eine Stufenfunktion beschrieben werden kann,
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ldsst sich die Triggerschwelle durch die Anpassung der Daten an eine Fehlerfunktion bestim-
men.

1 T @-w?
Erf(@zgm/o e 22 dx (3.12)

Der Parameter p gibt hier die Triggerschwelle an. Der Parameter o wird in diesem Zusammen-
hang als Ladungsrauschen bezeichnet und stellt unter der gewihlten Annahme das Rauschen
von Eingangssignal und Triggerschwelle dar. Diese Annahme wird sicherlich nicht der Rea-
litdt entsprechen, sodass Abweichungen des Fits vom gemessenen Effizienzverlauf zu erwarten
sind. Dennoch sit das so bestimmte Ladungsrauschen und die Triggerschwelle ein stabiles fiir
das Ansprechen des Triggers.
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Abbildung 3.16.: Verlauf der Triggereffizienz in Abhéngigkeit von der injizierten Ladung. An die Messwerte
wurde eine Fehlerfunktion angepasst.

In Abbildung [3:17] sind die Triggerschwellen und das Ladungsrauschen fiir alle Kanéle eines
KLAuS2-ASICs aufgetragen. Die iiber alle Kanéle gemittelte Triggerschwelle liegt bei 595 pC
mit einer Standardabweichung von 70fC (11.7%). Aufgrund dieser Ergebnisse ldsst sich kei-
ne systematische Abhéngigkeit der Triggerschwelle von der Kanalnummer, also der Position
auf dem Chip ableiten. Die Fluktuationen ergeben sich aus Mismatcheffekten der beteiligten
Transistoren. Neben dem Mismatch der Eingangsstufe konnen im Wesentlichen vier Transis-
toren dazu beitragen. Auf Grund dieser Anzahl von Transistoren ist es unmdoglich, genauere
Abschitzungen zum Ursprung des Fehlers zu machen. Die Messungen zeigen jedoch, dass die
Fluktuation der Triggerschwellen zusitzliche Komponenten zur Korrektur dieser Mismatch-
effekte notwendig machen.
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Abbildung 3.17.: Ubersicht der Trigger fiir alle Kanéle eines KLAuS2-Chips a) Triggerstufen. b) Ladungs-
rauschen

3.5. Powergating

Um den Stromverbrauch zu drosseln und so ein Aufheizen des Kalorimeters zu verhindern,
wird bei KLAuS die Methode des Powergating angewandt. Dabei macht man sich den zeitli-
chen Verlauf der Kollisionen am ILC zunutze. In der Zeit, in der keine Kollisionen stattfinden
und keine Messungen durchgefiihrt werden miissen, werden Teile des ASICs abgeschaltet. Die
Bunchstruktur des ILC ist in Abbildung skizziert. Mit einer Frequenz von 5Hz werden
Bunchtrains mit einer Linge von etwa einer Millisekunde (etwa 3000 Bunches pro Train) zur
Kollision gebracht [7, III-29]. Wiahrend der restlichen 95.5% der Zeit kann die Ausleseelek-
tronik groftenteils abgeschaltet bleiben. Um die Detektoren im Kalorimeter stabil zu halten,
muss jedoch die Spannung an den SiPMs auch in der Zeit ohne Kollisionen konstant bleiben.
Daher bleibt der DAC zur Einstellung der Uberspannung immer angeschaltet. Diese Blocke
sind so aufgebaut, dass die Leistungsaufnahme sehr gering ist. Die Strome durch die Transisto-
ren der DACs bewegen sich im Bereich von wenigen Nanoampere und tragen daher kaum zur
Leistungsaufnahme bei. Zum Anschalten von KLAuS werden drei verschiedene Taktsignale
(“advance”, “system” und “delayed”) mit Absténden von einigen 10ns verwendet, die jeweils
unterschiedliche Biasspannungen im ASIC aktivieren. Durch Optimierung der Absténde die-
ser Taktsignale erreichen die Kanéle sehr schnell einen stabilen Zustand. Diese Signale kénnen
auch manuell iiber die SPI-Schnittstelle abgeschaltet werden, was die Lokalisierung von Pro-
blemen wesentlich erleichtert.

Powergating in der Eingangsstufe

Waéhrend es bei den meisten Blocken eines Kanals geniigt, einfach ”den Stecker zu ziehen”, ist
die Situation in der Eingangsstufe etwas komplizierter. Um die Spannung am Eingang kon-
stant halten zu kénnen, wird der durch die Eingangsstufe flieBende Strom lediglich verringert.
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Abbildung 3.18.: Strahlstruktur am ILC

In Abbildung ist die Eingangsstufe in ausgeschaltetem Zustand gezeigt. Die Feedback-
schleife wird an Transistor M3 unterbrochen. Der Strom durch den DAC-Transistor M4 ist
stattdessen durch eine weitere Stromquelle I.,,, gegeben, die {iber einen externen Wider-
stand eingestellt werden kann. Genauso wird der Strom ;. am Eingangsterminal deutlich
abgesenkt. Durch entsprechende Balancierung der Stromquellen . und Icomp, kann die Span-
nung am Eingangsterminal auf den Wert des eingeschalteten Zustands eingestellt werden. Bei
einem festen Strom I,y ergeben sich jedoch insbesondere durch die Kanallingenmodulation
in Transistor M4 und den Body-Effekt in Transistor M1 Abweichungen von der Spannung im
eingeschalteten Zustand des Chips, die von dem eingestellten DAC-Wert abhéingig sind.

=

M1

I

Trigger

Integrator

+—< Eingang

M4

pac i % P

Abbildung 3.19.: KLAuS2-Eingangsstufe in ausgeschaltetem Zustand bei Powergating

3.5.1. Verhalten am Eingangsterminal

Bei Beobachtung der Eingangsspannung wéihrend des Einschaltens fillt neben der zu erwar-
tenden, durch die Kanallingenmodulation und Bodyeffekt entstehenden Stufe in der Ein-
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Abbildung 3.20.: Verhalten am Eingangsterminal bei Powergating. Gelb: Spannung am Eingang in
50mV/DIV. Blau: Spannung an einem Testausgang zur Uberpriifung der DAC-Spannung.
Zeitkonstante: 1 ms/DIV

gangsspannung ein Spannungspuls von einigen 10mV auf. In Abbildung [3.20] ist die zeitli-
che Entwicklung der Eingangsspannung gezeigt. Der Puls ist mit Zerfallszeiten von einigen
Millisekunden deutlich langsamer, als es das Frequenzverhalten der FEingangsstufe erwarten
liele. Letztendlich stellte sich heraus, dass dieser Effekt durch eine kapazitive Kopplung meh-
rerer sich kreuzender Leitungen der Triggerstufe und einer Biasleitung des DAC auf dem
ASIC ausgelost wird (Abbildung. Die Leitungen des Triggers sind digitale Powergating-
Taktleitungen und zeichnen sich daher durch schnelle Signale mit grofler Amplitude aus. Der
DAC ist sehr stomsparend aufgebaut, daher fithren die Biasleitungen sehr wenig Strom und ein
schnelles Signal auf den Triggerleitungen spricht stark auf die DAC-Leitungen iiber. Weiter ist
dem DAC ein langsamer Operationsverstiarker nachgeschaltet, wodurch sich das langsame Ab-
klingen des Pulses erkléren liasst. Die vom Chip-Bias Modul in der Mitte des ASIC kommenden
Leitungen des Triggers kreuzen zwei Leitungen des DAC. Zur Untersuchung der Pulshche
und der Spannungsdifferenz zwischen eingeschaltetem und ausgeschaltetem Zustand wurde
die Spannung am Ausgang wihrend des Einschaltens mit einem Oszilloskop gemessen und
der DAC-Wert variiert. Der Aufbau entspricht Abbildung wobei der Powergating-Takt
als Trigger fiir das Oszilloskop verwendet wird. In Abbildung ist der Verlauf der Span-
nung vor dem Einschalten, nach dem Einschalten und das Maximum des Pulses aufgetragen.
Bei Ausschalten des Triggers verschwindet das kapazitive Ubersprechen. Bei eingeschalte-
tem Trigger ist hingegen zu beobachten, wie die Pulshohe bei steigendem DAC-Wert wichst.
Dem liegt die Tatsache zu Grunde, dass die Biasleitung ihre Stérung durch alle geschalteten
Transistoren des DAC auf die Eingangsstufe iibertragt. Dadurch wichst die Stérung am Ein-
gang proportional zum eingestellten DAC-Wert. Der Spannungsunterschied zwischen ein- und
ausgeschaltetem Zustand ist lediglich bei kleinen DAC-Werten signifikant. Auch bei grofien
DAC-Werten betrigt sie nicht mehr als 20 mV.

Das Ubersprechen des Signals kann mit der zur Entwicklung des Chips verwendeten Software
simuliert werden®. Bei Beriicksichtigung der Kopplungskapazititen zwischen den Trigger- und
DAC-Leitungen in der Schaltung fithren Simulationen bei einer Kapazitéit von etwa 10 fF fiir
jeden der Kreuzungspunkte zu einem mit der Messung konsistenten Ergebnis. Das Ergebnis

3Cadence icfb, HIT-Kit 3.70. Der Verwendete Simulator ist SPECTRE
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DAC bias line

THggérStagé:
trigger lines

Input DAC

Abbildung 3.21.: Auschnitt des Layouts eines KLAuS-Kanals zur Erkldrung der kapazitiven Kopplung mit
den Triggersignalen

einer Simulation der Spannung am Eingang ist in Abbildung dargestellt.

3.5.2. Verhalten am analogen Ausgang

Die der Eingangsstufe folgenden Stufen koénnen in der Zeit ohne Kollisionen vollsténdig abge-
schaltet werden. Am analogen Ausgang eines KLAuS-Kanals zeigt sich beim Einschalten ein
typischer Spannungsverlauf, der den verschiedenen Blocken zugeordnet werden kann. Dieser
ist in Abbildung dargestellt. Der Verstérker des Shapers stabilisiert sich innerhalb von ei-
nigen 10 ns, was sich durch eine steile Flanke kurz nach dem Anschalten zeigt. Demgegeniiber
ist die zur Stabilisierung des Pedestals notwendige Zeitskala einige Groflenordnungen hoher,
da der Operationsverstiarker zur Pedestalstabilisierung eine sehr geringe Bandbreite besitzt.
Die Stabilisierungszeit der Spannung am Ausgang kann weiter durch Optimierung mehrerer
externer Widerstdnde bis auf wenige 10ns verringert werden. Dies ist jedoch nur mit genau
einstellbaren Widerstdnden moglich und nicht mit den kommerziellen SMD-Widerstédnden zu
erreichen, die auf die Platine gel6tet werden koénnen.

Das Powergating hat neben dem Einsparen der benétigten Leistung einen weiteren positiven
Effekt. Durch Einschrankung der eingeschalteten Zeit der Verstéirker iiber einen Zeitraum t,y,
wird auch das Rauschspektrum am Ausgang auf Frequenzen f > i eingeschrankt. Dadurch
verringert sich das Rauschen, abhéngig vom natiirlichen Rauschspektrum des Systems [35].
Dies kann sowohl durch Ladungsinjektionsmessungen, als auch durch die Aufnahme von SiPM-
Spektren untersucht werden.
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Abbildung 3.22.:
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Spannung am Eingangsterminal bei a) eingeschalteter und b) ausgeschalteter Triggerstufe.
In den unteren Spalten sind die Spannungsdifferenzen und Hohen des Peaks relativ zum
eingeschalteten Zustand aufgetragen. Die Fehlerbalken reprasentieren das RMS-Rauschen
am Eingangsterminal. Bei hoheren DAC-Werten stabilisiert sich die Spannung bei einem
Minimum, was durch die korrekte Wahl eines externen Widerstands verhindert werden kann.
Bei Stabilisierung der DAC-Spannung treten Sattigungseffekte in dem Operationsverstérker
des DAC auf, wodurch der Spannungspuls durch das kapazitive Ubersprechen am Ausgang
des DAC verschwindet. Das obere Bild wurde bereits in [35] gezeigt.



3.5. Powergating

Transient Response I
Vin<0> Vin<l>
2.18
2.16
E
=2.14
2.1z
DAC out<0> DAC out<1> 1
3.0
25
2 h\
-2.0
1.5
1.0
0 1 z 3 4 5
time (ms)

Abbildung 3.23.: Simulation der Eingangspannung und der Spannung am Ausgang des DAC nach dem Ein-
schalten bei einer kapazitiven Kopplung von DAC-Bias - und Triggerleitung mit 10fF pro
Kreuzungspunkt (rot) und ohne Kopplung (griin)
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Abbildung 3.24.: Verhalten am Ausgang bei Powergating. Die Ausgangsspannung ist in Rot dargestellt.
3.5.3. Ladungsinjektionsmessungen

Zum Test der Funktionalitdt des ASIC unter Verwendung des Powergatings wurden Ladungs-
injektionsmessungen vorgenommen. Dazu wurde nach dem Einschalten des Chips ein La-
dungspuls von 50fC injiziert. Bei einer Einschaltdauer des Chips von t,, = 1s wurde der
Zeitpunkt der Ladungsinjektion ein einem Bereich von 100 us bis 10 ms variiert. Hier ergibt
sich eine Verringerung des Rauschens der Peakhohe von (22.9 + 3.4)% im Vergleich zu ei-
ner Messung ohne Powergating. Der Zeitpunkt der Injektion hat innerhalb der untersuchten
Zeitspanne keinen signifikanten Einfluss auf das Rauschen.

3.5.4. SiPM-Spektren

Zur Uberpriifung der Funktionalitit des Chips unter Verwendung von Powergating im Ge-
samtsystem mit einem Silizium Photomultiplier wurden Messungen mit einem SiPM der Fir-
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ma Hamamatsu (Modell S10362-11-050P) durchgefiihrt. Auch hier betrégt die Einschaltdauer
wieder t,, = 1s. Der Messaufbau ist in Abbildungdargestellt. Nach dem Einschalten wird
alle 200 ps mit einer LED ein Lichtpuls erzeugt und die Hohe des Pulses am Ausgang mit einem
Peak-Sensing ADC gemessen. Die Powergating-Takte werden von einem FPGA-Board erzeugt
und dienen neben der Steuerung des ASIC selbst als Triggersignal fiir den Funktionsgenerator,
der nach diesem Signal eine feste Anzahl von LED-Pulsen liefert. Der Synchronisationsaus-
gang des Funktionsgenerators wird analog zu den Messungen in Abschnitt [3.2] verwendet,
um ein Messfenster fiir den ADC zu generieren®. Die Anzahl der LED-Pulse ist fest, sodass
der Zeitpunkt der Injektion aus den Eventnummern des ADC rekonstruiert werden kann. In
Abbildung ist das Pulshohenspektrum in Abhingigkeit des Zeitpunkts des Lichtpul-
ses nach dem Einschalten gezeigt. In Abbildung |3.26(b)| ist das Pulshthenspektrum 500us
nach dem Einschalten dargestellt. Bereits 100 us nach dem Einschalten zeigt sich eine gute
Separierung der einzelnen Photopeaks. Auf Grund des Spannungspulses am Eingansterminal
ist bei eingeschalteter Triggerstufe eine zeitliche Abhéingigkeit der SiPM-Verstiarkung relativ
zum Zeitpunkt des Einschaltens zu erwarten, da sich die Uberspannung in den ersten Millise-
kunden nach dem Einschalten &ndert. Zur Untersuchung dieses Einflusses auf die Verstarkung
des SiPM wurde daher die gleiche Messung bei ausgeschaltetem Trigger durchgefiihrt.

ADC

-HV -
PPC
Yo KLAuS-Kanal
% Analoger Ausgang

Triggerausgang

Funktions-
Mo | generator |2e

Powergating-Takt T —/\CHANNEL

N GATE
i NIM

FPGA PC Nefzwerk
:-----------------------------------------------------..
: Takt _J :
. JULLAIL mm LED __A A A A A A [
' —_— Gate _[ L[ L[ L/ Ll Ll '
' 200 Pulse J— ]
: 2s 100ps 1lus :

Abbildung 3.25.: Aufbau zur Aufnahme von SiPM-Spektren bei Powergating

Zur Bestimmung der SiPM-Verstédrkung wurden die Spektren fiir jeden Zeitpunkt, also jeden
Bin in x-Richtung analysiert. Fiir alle gut erkennbaren Peaks des Spektrums wurden Gaus-
funktionen an die Daten angepasst. Aus der Anpassung der Peakpositionen gegen die Anzahl
der ausgeltsten Pixel an eine lineare Funktion kann die SiPM-Verstarkung bestimmt werden.
Die so bestimmte Verstédrkung in Abhéngigkeit von der Zeit nach dem Einschalten ist in Ab-

4Der Aufbau ist in der Realitéit etwas komplizierter, da das Gate deutlich vor dem Maximum des Pulses
am ADC anliegen muss. Daher wird ein weiterer Funktionsgenerator verwendet, der aus Griinden der
Versténdlichkeit nicht in der Abbildung eingezeichnet ist.
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Abbildung 3.26.: Pulshohenspektren in Abhéngigkeit von der Zeit des Pulses und ein Spektrum 500 us nach
dem Einschalten.

bildung fiir ein- und ausgeschalteten Trigger dargestellt. Es zeigt sich ein deutlicher
Anstieg der Verstiarkung durch den Spannungspuls auf dem Eingangsterminal. Eine leichter
Anstieg der Verstiarkung ist auch bei ausgeschaltetem Trigger zu beobachten, die Abweichung
liegt jedoch unter 2%. Der Grund fiir die Uberhéhung liegt in einer Leitung des Triggers, die
nicht wie die Ubrigen abgeschaltet werden kann. Diese hat jedoch eine geringere Amplitude
beim Einschalten. Die zeitliche Entwicklung der Nulllinie ist in Abbildung gezeigt.
Nach etwa 500 us hat sich die Ausgangsspannung auf einen festen Wert eingependelt und
verdndert sich nur noch geringfiigig.
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Abbildung 3.27.: Zeitlicher Verlauf der SiPM-Verstirkung (a) und des Pedestals (b) nach dem Einschalten.
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Abbildung 3.28.: Peakbreiten bei eingeschaltetem Powergating (Punkte) im Vergleich zum Fall ohne Power-
gating (Balken)

Das Rauschen des Chips bei Verwendung des Powergating wurde durch Bestimmung der
Peakbreiten in den Spektren untersucht. Fiir die Bestimmung der Breiten ist die Anpassung
einer Gausfunktion an jeden einzelnen Peak nicht mehr ausreichend, da die Form des Un-
tergrunds einen erheblichen Einfluss auf die Ergebnisse der Anpassung an die Daten hat.
Die Spektren wurden daher an eine Funktion aus mehreren Gausfunktionen fiir jeden Peak
und einem Polynom zweiten Grades fiir den Untergrund angepasst. Ein solches Spektrum
ist in Abbildung dargestellt. Auf diese Weise lassen sich die Peakbreiten wesentlich
genauer bestimmen. Die Peakbreiten zeigen sich unabhéngig von dem Zeitpunkt des Licht-
pulses. Daher wird zur Bestimmung des Rauschens iiber die Zeit von 1 bis 20ms gemittelt.
Die Fluktuationen der Peakbreiten dominieren gegeniiber den Unsicherheiten der Anpassung,
daher kann die Unsicherheit des gemittelten Fehlers aus der Standardabweichung der Peak-
breiten bestimmt werden. In Abbildung [3.28 sind die Breiten der Peaks gegen die Anzahl
der ausgelosten Pixel aufgetragen. Bei ausgeschaltetem Trigger ergibt sich eine Verringerung
der Pedestalbreite um 2,1%. Bei eingeschalteter Triggerstufe belduft sich die Verringerung
der Pedestalbreite auf 4,7%. Das ist verwunderlich, da das Rauschen durch die Storung am
Eingang bei eingeschaltetem Trigger steigen sollte. Es ist aber anzunehmen, dass der Feh-
ler des Fits unterschétzt ist und in der Gréflenordnung von einigen Prozent liegt. Durch die
nicht beriicksichtigte Asymmetrie der Peaks und der zu einfachen Untergrundbeschreibung
ergeben sich erhebliche Abweichungen vom Fit. Es ist weiter zu bemerken, dass die Messung
eine systematische Unsicherheit beinhaltet, die die Peakbreiten vergroflert. Durch Tempera-
turschwankungen verédndern sich Pedestal und Verstédrkung, was zu einer Verbreiterung der
Peaks fiihrt. Daher sind die tatséchlichen Peakbreiten in einem System mit stabiler Tempe-
ratur unter Umstédnden kleiner. Diese Schwankungen sind bei der hier gezeigten Messung bei
Betrachtung der Verstdrkung iiber die gesamte Messzeit von etwa 2 Stunden im Vergleich
zu statistischen Fluktuationen klein, aber nicht mit Sicherheit auszuschliefen. Im Rahmen
der Messgenauigkeit und den bei der Messung aufgenommenen Daten muss daher gefolgert
werden, dass die Verringerung des Rauschens unter Verwendung von Powergating im Gesamt-
system nicht signifikant gegeniiber anderen Fehlerquellen ist.
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3.6. Rauschquellen bei der Energiemessung

Die Auflésung einer Messung von Lichtsignalen ist einerseits durch die Fluktuation der Anzahl
der detektierten Photonen, andererseits durch das Rauschen des aus Detektor und Auslese-
elektronik bestehenden Systems begrenzt. Bei der Messung des Energieverlusts von Teilchen in
einem Kalorimeter wird die Anzahl der durch den Szintillator erzeugten Photonen durch eine
Poissonverteilung beschrieben. Die Detektion der Photonen im Silizium Photomultiplier ist ein
Binomialprozess mit der Detektionswahrscheinlichkeit pge;. Dies fithrt unter Vernachléssigung
von Séttigungseffekten im SiPM zu einer poissonverteilten Anzahl der ausgelosten Pixel mit
dem Mittelwert

(N7) = pace Ny (3.13a)

und der relativen Fluktuation

o 1
N (3.13b)

(Np) /(Ng)
Dabei ist Ny die Anzahl der ausgelosten Pixel und N, die Anzahl der erzeugten Photonen.
Effekte des Silizium Photomultipliers wie die Dunkelrate, Pixeliibersprechen, Afterpulseffekte
sowie Sattigungseffekte bei einer hoheren Anzahl von Photonen fithren zu Abweichungen von
der Poissonverteilung.

Um den dynamischen Bereich der Silizium Photomultipler im hadronischen Kalorimeter des
ILC ausniitzen zu konnen, sollte das Signal eines minimal ionisierenden Teilchens (MIP) ei-
ner Anzahl von 10 - 20 ausgelosten Pixeln entsprechen. Bei dem Prototypen des analogen
hadronischen Kalorimeters wurde das Signal eines minimal ionisierenden Teilchens gemessen
[11]. Es entspricht dem Ladungssignal von 16,6 ausgelosten Pixeln. Die Variation von Kachel
zu Kachel wird mit etwa etwa 15% angegeben, was durch die unterschiedliche Effizienz der
Kacheln erklirt wird, das erzeugte Licht auf den Sensor zu fithren. Fiir Elektronen mit einer
Energie von 3 GeV und Absorberplatten aus Blei mit der Dicke einer Strahlungslénge ergibt
sich das Maximum des Energiespektrums bei etwa 5 MIP-Signalen. Bei einer Dicke des Absor-
berplatten von d = 5X zeigen sich bereits Sattigungseffekte der SiPMs, das Energiespektrum
hat sein Maximum bei einem Signal von etwa 22 minimal ionisierenden Teilchen.

Die Rauschen des Systems sollte demgegeniiber vernachlédssigbar bleiben, was bei den zu
messenden Signalen keine gravierende Anforderung darstellt. Zur Kalibration der gemessenen
Signale ist jedoch die Auflésung einzelner Pixel im gemessenen Ladungsspektrum notwendig.
Nur so lésst sich die Verstarkung der Silizium Photomultiplier exakt bestimmen. In den ersten
Abschnitten des folgenden Kapitels sollen daher die verschiedenen Rauschquellen untersucht
werden, die zur Verbreiterung der Peaks im Ladungsspektrum fiithren und das ein-Pixel Signal-
zu Rauschverhéltnis (pSNR) bestimmen.

Wiéhrend Rauschquellen der Elektronik leicht durch Messungen zugénglich sind, kénnen Ef-
fekte des SiPM selbst schwieriger einzusehen sein. Die experimentell direkt zugénglichen Para-
meter des Silizium Photomultipliers beschrinken sich auf die Uberspannung und die Tempe-
ratur. Die unterliegenden, fiir die Charakterisierung des Rauschens interessanten Parameter
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wie Dunkelrate, Afterpulseffekte und der Wahrscheinlichkeit eines Pixeliibersprechens sind
von diesen Parametern abhingig und dadurch schwer in Messungen zugéinglich. Daher wur-
den fiir diese Parameter umfangreiche Simulationen durchgefiihrt, wobei der SiPM und die
Auslese des Sensors durch den KLAuS2 ASIC kombiniert simuliert wurde. Im Rahmen dieser
Arbeit wurde eine bestehende Simulationsumgebung zur Untersuchung von SiPMs [12] erwei-
tert. Diese Erweiterung ermoglicht die Beschreibung eines SiPMs als elektrische Schaltung
und damit die gemeinsame Simulation mit der Ausleseelektronik. Im letzten Abschnitt
soll diese Simulationsumgebung dazu verwendet werden, die Signalfluktuationen bei physika-
lischen Signalen zu untersuchen.

Zur Breite einzelner Peaks in Einzel-Photon-Spektren eines Silizium Photomultipliers tragen
verschiedene Effekte bei. Im Rahmen dieser Arbeit wurden fiinf Beitrige betrachtet, die sich
quadratisch zur Gesamtbreite des Peaks addieren, die nachfolgend mit ihrem aus Messungen
bestimmten Beitrag aufgelistet sind. Die lediglich durch Simulationen untersuchten Beitrige
sind hier nicht zusammen mit einem typischen Beitrag angegeben, da keine Verifikation durch
Messungen durchgefiihrt wurde.

Fehler ‘ typischer Beitrag ‘
Oel Elektronisches Rauschen des ASIC | 800 uV

oapc Auflésung des ADC 300 puV

oG Variation der Pixel-Verstiarkung ~1.2mV-\/n

Olk Leckstrom der SiPM-Dioden ~ b0 uV

Opu Pileup durch SiPM-Dunkelrate

Tabelle 3.2.: Beitrige zu den Peakbreiten in einem SiPM-Ladungsspektrum. Der Parameter n in Zeile o¢
stellt die Anzahl der ausgelosten Pixel dar.

Die Breite der Peaks ist damit durch

on = \/Ugl +04pc + 08+ of, + 02, (3.14)

gegeben.

3.6.1. Quantisierungsrauschen des ADC

Der Messfehler des ADC ergibt sich aus dessen Auflosung. Aus der gleichméfiigen Vertei-
lung der Fehler der Einzelmessungen iiber die Quantisierungsschritte der Messung folgt der

Messfehler des ADCs: .

o = —
ADC \/ﬁ q

Dabei stellt q die Breite der Quantisierungsschritte dar. Das aus der Messung des ADC folgen-
de Rauschen wird als Quantisierungsrauschen bezeichnet. Mit der in Anhang [B] dargestellten
Kalibration des bei den Messungen verwendeten Peak sensing ADC ergibt sich ein Messfehler
von 307 uV.

(3.15)
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3.6.2. Elektronisches Rauschen und ENC

Die Grundlagen zur Bestimmung des Rauschens am analogen Ausgang von KLAuS wurden
in Kapitel dargestellt. Bei Kenntnis der Transferfunktion von KLAuS und dem effektiven
Rauschen an den Eingéngen der einzelnen Stufen kann die Fluktuation am Ausgang bestimmt
werden. Die Eingangsstufe kopiert den Signalstrom in diesem Zusammenhang lediglich auf
die anschliefenden Stufen und sorgt fiir eine niedrige Impedanz am Eingangsterminal des
Kanals. Daher beschreibt die Transferfunktion der Eingangsstufe insbesondere deren Ein-
gangsimpedanz, wobei hier lediglich die Eingangsimpedanz bei kleinen Frequenzen nach
betrachtet werden soll. Durch die Eingangsimpedanz der Eingangsstufe flieBen die Stréme des
Spannungs- und Stromrauschens nicht mehr unmittelbar in die Eingangsstufe. Bei einer end-

in o ]

Ro

(a) Stromrauschen (b) Spannungsrauschen

Abbildung 3.29.: Transformation des Rauschens durch die Impedanz der Eingangsstufe

lichen Eingangsimpedanz flieit der Strom des Stromrauschens nicht mehr ausschliellich in die
Eingangsstufe, sondern auch durch die Kapazitit am Eingang, die sich aus der Kapazitéit des
Detektors, den Messleitungen und der Eingangskapazitéit der Schaltung selbst zusammensetzt.
Dies entspricht einer Parallelschaltung von Eingangswiderstand und dem von der Frequenz
abhingigen Blindwiderstand der Kapazitéit (Abbildung . Der Rauschstrom wird zwi-
schen der Kapazitéit und dem Widerstand der Eingangsstufe aufgeteilt. Demgegeniiber ist der
resultierende Strom des Spannungsrauschens durch die Serienschaltung der komplexen Wi-
derstéinde gegeben (Abbildung[3.29(b)). Mit dem imaginéren Blindwiderstand der Kapazitét
X¢ = 1/iwC und der reellen Impedanz der Eingangsstufe Ry ergibt sich die Fluktuation des
Stroms am Eingang des Integrators zu:

2 ? 1)
.9 n 2
15 —_ . XC RO _I_ vo | —
wnt R% ‘ H n XC+RO
-2 22, 2
:Z+ 4 % (3.16)
1+ R5C%w? 1+ R§C?w?

Dabei beschreibt der linke Term die Parallelschaltung der beiden komplexen Widerstdnde im
Fall des Stromrauschens. Der rechte Term stellt den durch das Spannungsrauschen erzeugten
Rauschstrom dar.

67



Kapitel 3. Ausleseelektronik zur Energiemessung

Neben den physikalisch am Eingang anliegenden Rauschquellen setzt sich das Stromrauschen
i2 aus dem thermischen Rauschen der Stromquelle Iz, (die Stromquelle ist durch einen Tran-
sistor implementiert) sowie Transistor M2 in der Eingangsstufe zusammen. Das Spannungs-
rauschen ergibt sich aus dem Rauschen der DAC-Spannung und dem thermischen Rauschen
der Transistoren in der Eingangsstufe, die die Spannung am DAC-Terminal auf das Ein-
gangsterminal transferieren. Das Gesamtrauschen am Ausgang der Schaltung ldsst sich mit
Gleichung berechnen, welche die Transformation des Rauschens durch die Schaltung
und die Integration des Rauschens iiber alle Frequenzen beschreibt. Die Rauschquellen in
den nachfolgenden Stufen sind unabhéngig von der Eingangskapazitéit, werden aber ebenfalls
durch diese transformiert. Eine in diesem Zusammenhang wesentliche Rauschquelle stellt das
Stromrauschen des Transistors M; dar, der den Strom der Eingangsstufe auf den analogen
Pfad des Integrators kopiert.

Aus dem Betragsquadrat der Transferfunktion von Integrationsstufe und Shaper ergibt
sich durch Substitution s — ww das Integral

— Ry ; (2Rdis)2
5= /0 (ifne +15) - (1 +w?r2) - [L+ (wr + D)L + (wr — 1)2] dw (3.17)

Dabei ist 4+ die Stromfluktuation am Ausgang der Eingangsstufe. Der Parameter i3 stellt
die Stromfluktuation am Eingang des Integrators dar, das durch den Spiegeltransistor M;
erzeugt wird.

Die Losung des Integrals fithrt zu einer gebrochen rationalen Funktion in Abhéngigkeit der
Detektorkapazitdt und Shapingzeit, die durch Taylorentwicklung in der Kapazitdt in eine
einfachere Form {iberfiihrt werden kann[35]:

ol=po +p1-C* + py-C* (3.18)

Zur Bestimmung des Rauschens in Abhéngigkeit von der Kapazitit am Eingang wurden zwi-
schen dem Eingangsterminal eines KLAuS-Kanals und dem Massenpotential Kapazitidten in
einem Bereich von 5,6 und 100 pF eingelétet. Mit einem Oszilloskop wurde der RMS-Wert der
Spannung mit einer Samplingrate von 40GS/s gemessen. Um die durch die begrenzte Messzeit
unterdriickten niederfrequenten Anteile des Rauschens mit einzubeziehen, wurde die Messung
mehrmals wiederholt und die Fluktuation des Mittelwerts als niederfrequenter Anteil quadra-
tisch zum gemessenen RMS-Rauschen addiert. Der ASIC neigt auf Grund der imaginéren
Pole in der Transferfunktion der Eingangstufe zu Oszillationen, wenn die Eingangsimpedanz
und Kapazitidt am Eingang grofl wird. Um diese zu unterdriicken wird die Messung daher bei
einem DAC-Wert von 0 durchgefiihrt.

In Abbildung ist das Rauschen am Ausgang in Abhéingigkeit von der Eingangskapazitit
dargestellt. Die gemessenen Punkte wurden mit einer Funktion nach Gleichung gefittet.
Es zeigt sich eine gute Ubereinstimmung mit dem erwarteten Verhalten des Rauschens.
Kleinere Silizium Photomultiplier mit einer Fliche von 1 x 1mm? haben eine Kapazitéit von
Cyq =~ 40pF'. Bei einer solchen Kapazitdt am Eingang des ASIC ergibt sich ein Rauschen
von etwa 680uV . Es ist jedoch zu bemerken, dass dieses Rauschen nicht notwendigerweise
in einem realen System auftreten muss, in dem das Maximum der Spannung gemessen wird.
Hier ergeben sich obere Grenzen der Frequenz, in denen der ADC durch seine begrenzte
Bandbreite noch sensitiv ist. Weiter ergibt sich durch die zu messenden Spannungspulse eine
effektive Messzeit fiir das Rauschen, die durch die Breite des Extremwerts gegeben und von
der Signalhohe abhéngig ist.
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Abbildung 3.30.: Elektronisches Rauschen in Abhéngigkeit von der Eingangskapazitit.

Aquivalente Rauschladung

Der Wert der dquivalenten Rauschladung ( Equivalent Noise Charge, ENC) gibt das dem Rau-
schen dquivalente Signal am FEingang an. Anders ausgedriickt ist die ENC die Ladung eines
Signals, das noch mit einem Signal- zu Rauschverhéltnis von eins aufgenommen werden kann.
Daraus lésst sich bei einem gegebenen Signal unmittelbar das Signal- zu Rauschverhéltnis be-
stimmen. Die ENC ist daher eine sehr niitzliche Grofie zur Quantifizierung des Auflésungsver-
mogens einer Schaltung. Die dquivalente Rauschladung ist gegeben durch

ENC = G/oy, (3.19)

wobei G die in Abschnitt bestimmte Ladungskonversion und oy das Rauschen am Aus-
gang eines KLLAuS-Kanals darstellt. Die so berechnete dquivalente Rauschladung in Abhéngig-
keit von der Eingangskapazitéit ist in Abbildung dargestellt.

3.6.3. SiPMe-intrinsischer Leckstrom

Wie in Kapitel [1.2.4] beschrieben, kénnen freie Ladungstriger durch verschiedene Prozesse
im SiPM erzeugt werden. Diese fithren aber nur selten zur Ausbildung einer Lawine, da die
Ladungstrager hiufig nicht in den Verstidrkungsbereich eindringen [21]. Sie zeigen sich als
konstanter Leckstrom in der Groflenordnung von 10 pA, der durch die in Sperrichtung betrie-
benen Dioden flief3t.

Fiir kleine Gegenspannungen dominiert die Erzeugung von freien Ladungstragern durch von
Kristallfehlern begiinstigte thermisch induzierte Bandiibergénge. Dieser Strom ist propor-
tional zum Volumen der Verarmungszone [33]. Bei hoheren Spannungen in Sperrrichtung
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Abbildung 3.31.: ENC (Equivalent noise Charge) in Abhéngigkeit von der Eingangskapazitit bei einem DAC-
Wert von 0 und einer Stromskalierung von 1:1.

ist das Detektorvolumen vollstéindig verarmt, sodass der Strom durch thermisch induzier-
te Ubergéinge nicht weiter ansteigt. Demgegeniiber ist der Strom durch Tunnelprozesse bei
vollstéandiger Verarmung néherungsweise proportional zur angelegten Gegenspannung und der
Leckstrom kann als lineare Funktion der Spannung abgeschétzt werden. Bei hoheren Span-
nungen kommt es zur Bildung von Lawinen in den Pixeln, was dem Dunkelrauschen der SiPMs
entspricht.

In KLAuS wird der mittlere Strom durch die Pedestalstabilisierung kompensiert. Analog zu
den Betrachtungen des Rauschens in Transistoren in Kapitel fithrt der Strom jedoch zu
einem Rauschterm am Eingang der Elektronik, der zum Gesamtrauschen des Systems beitragt
und von dem Leckstrom durch den Sensor abhéingig ist. Dieser ist klein im Vergleich zu ande-
ren Rauschquellen und kann nicht direkt aus der Breite des Pedestals bei variierter Spannung
am SiPM bestimmt werden, da einerseits andere Rauschquellen dominieren, andererseits ein
Fit der Peakbreite durch Volumen- und Oberflicheneffekte bei nicht voll verarmten Dioden im
Detektor unméglich wird. Da die Pixelkapazitét bei kleiner werdender Verarmungszone nach
Gleichung ansteigt, steigt auch das Rauschen am Ausgang von KLAuS durch die anstei-
gende Kapazitit am Eingang fiir sinkende SiPM-Biasspannungen. Eine Abschéitzung des am
Ausgang beobachtbaren Rauschanteils ist jedoch indirekt durch die Messung des Leckstroms
moglich.

Mit einem Halbleitermessgerdt wurde die Spannung an einem SiPM der Firma Hamamatsu
(Modell S10362-11-050P) in Sperrichtung variiert und der Strom durch den Detektor ge-
messen, was in Abbildung dargestellt ist. Bei der Messung wurde der Strom jeweils
bei ansteigender- und fallender Spannung gemessen. Daher sind zwei Kurven in der Abbil-
dung zu sehen. Bei Spannungen bis etwa 20V zeigt sich der Aufbau der Verarmungszone. Bei
dieser Spannung treten Stufen in der Strom-Spannungskurve auf, die vermutlich auf Ober-
flaicheneffekte zuriickzufiihren sind [16]. Anschliefend steigt der Strom durch die zunehmende
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Abbildung 3.32.: Verlauf des SiPM-Stroms in Sperrichtung. Der Anteil des Leckstroms ist als griine Linie
eingezeichnet.

Tunnelrate weiter an, bis bei Anndherung an die Durchbruchsspannung Lawinen ausgelost
werden, die den Gesamtstrom dominieren. Da sowohl die Ladung einer ausgelosten Lawine
als auch die Dunkelrate proportional zur angelegten Spannung ist, sollte der Strom in erster
Néherung quadratisch mit der Spannung ansteigen. Dieses Verhalten kann jedoch nicht mit
ausreichender Genauigkeit der angepassten Funktion in der gemessenen Stromkurve beob-
achtet werden. Dafiir kann es verschiedene Griinde geben. Beispielsweise ergeben sich an den
Ecken der Pixel durch die hohere Feldstérke niedrigere Durchbruchsspannungen im Vergleich
zu den zentalen Bereichen des Pixels [39, 2.4]. Zur Bestimmung des Leckstroms wurde die
Funktion

fU)=A+B-U+C-exp(D- (U —U")) (3.20)

in einem Bereich von 25 bis 65V an die Messdaten angepasst. Der Leckstrom ist durch den li-
nearen Term A+ B-U gegeben. Die Durchbruchsspannung fiir diesen SiPM ist aus dem Strom-
verlauf im Bereich der zunehmenden Lawinenbildung durch einen linearen Fit abgeschétzt und
ergibt sich zu:

Uy, = 68.18V

Daraus ergibt sich bei einer Uberspannung von 2V ein Leckstrom von (46.9 & 1.1) pA.

Die Bildung der quantisierten freien Ladungstréager verursacht ein Rauschen des Leckstroms.
Die unterliegenden Prozesse zum Aufbau des Leckstroms sind die thermische Anregung und
Tunnelprozesse. Diese Prozesse konnen als instantan angesehen werden und fiihren zu ei-
nem konstanten Frequenzspektrum des Rauschens. Dies wird im Englischen als shot noise
bezeichnet. Das Rauschspektrum des Stroms Iy ist hier gegeben durch [28]

i? = 2elyy, (3.21)
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Abbildung 3.33.: Frequenzspektrum des gemittelten Ausgangssignals fiir verschiedene Shapingzeiten. Aufge-
tragen ist das Betragsquadrat aus Real- und Imaginérteil der Frequenzanteile.

Das Rauschen am Ausgang ergibt sich durch Berechnung des Integrals (2.24))

o = \//0 2¢- Iy - |H(f)I? df , (3.22)

wobei e die Einheitsladung, [;k den Leckstrom bei der Betriebsspannung und H (f) die Band-
breite des Kanals angibt.

Mit dem Aufbau zur Ladungsinjektion wurden bei einer Eingangskapazitidt von 33 pF, einem
DAC-Wert von 0 und einer Skalierung von 1:1 Ladungspulse in den ASIC injiziert. Mit einem
Ostzilloskop wurden fiir jede Einstellung der Shapingzeit etwa 500 Pulse am Ausgang des ASIC
aufgenommen und gemittelt, um das Rauschen des Signals zu unterdriicken. Zur Abschéitzung
der Bandbreite des Kanals kann das Eingangssignal als kurz angenommen werden, sodass der
am Ausgang gemessene Puls der Pulsantwort einer Deltafunktion entspricht. Die Deltafunk-
tion korrespondiert mit einer Konstanten im Frequenzraum, daher ergibt sich die Bandbreite
des Kanals aus der Fouriertransformation der Pulsantwort. Unter der Annahme, dass der
Eingangspuls kurz ist, ist die Fouriertransformation des gemessenen Ausgangspulses propor-
tional zur Bandbreite des Kanals. Durch Normierung des gemessenen Ausgangspulses auf die
Einheitsladung ergibt sich die Bandbreite des KLAuS-Kanals zu:

H(f)=U(f) = (3.23)

Dabei stellt U(f) die Fouriertransformierte des gemessenen Pulses am Ausgang, G die La-
dungskonversion und U das Maximum des aufgenommenen und gemittelten Spannungspulses
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Shapingzeit ‘ [1H(f)]? df ‘ ol
25ms | 1.03 - 1020% 36.4 uV
50ns 2-14'1020%9 52.5 uV

100ns | 3.34- 1023~ | 65.5 uV

Tabelle 3.3.: Einfluss des Diodenleckstroms auf das Gesamtrauschen

dar. In Abbildung sind die fouriertransformierten Frequenzspektren der aufgenomme-
nen Ausgangspulse fiir alle Shapingzeiten dargestellt. Durch Integration der quadrierten Fre-
quenzspektren ldsst sich nach Gleichung das Rauschen am Ausgang auf Grund des
Leckstromrauschens abschétzen. Die Ergebnisse sind in Tabelle aufgelistet. Offensichtlich
ist der Beitrag gegeniiber dem elektronischen Rauschen vernachléssigbar. Die Annahme, dass
der Eingangspuls einer Deltafunktion entspricht, ist fiir eine genaue Messung der Bandbreite
nicht zutreffend. Fiir eine Abschitzung der Groflenordnung des Fehlers ist dieser Ansatz je-
doch ausreichend. Unter Beriicksichtigung der endlichen Dauer des Eingangspulses wird das
Integral der quadrierten Bandbreite kleiner, sodass der Fehler nur {iberschétzt werden kann.

3.6.4. Variationen der SiPM-Verstarkung

Ein auf den Detektor treffendes Photon liefert wegen der Lawinenbildung im Pixel ein Si-
gnal mit theoretisch immer gleicher Ladung, unabhéngig von der Energie des eintreffenden
Photons. Dadurch sieht man bei Betrieb des SiPM im linearen Bereich ein charakeristisches
Ladungsspektrum mit klar separierten Peaks, die die Anzahl der gefeuerten Pixel in Einheiten
der SiPM-Verstiarkung wiedergeben. In der Realitét ist die Verstdrkung jedoch statistischen
und systematischen Schwankungen unterworfen, die die Peaks verbreitern. Versteht man das
gemessene Signal als Summe der Signale U; von n gefeuerten Pixel,

U=> U=n-U (3.24a)
=0

so ergibt sich die Fluktuation der gemessenen Pulshéhe aus Verstarkungsfluktuationen zu

oG —

Z 02 =+/n-oq4, (3.24b)
1=0

wo Uy die mittlere Pulshohe der Pixel des Detektors und o4 dessen Fehler darstellt. Die
Fluktuationen ergeben sich aus der zeitlich festen Verteilung der mittleren Verstdrkung der
Pixel des Detektors, sowie aus statistischen Verstirkungsfluktuationen bei Betrachtung eines
einzelnen herausgegriffenen Pixels.

Die systematischen Fluktuationen kénnen durch eine systematische Verteilung der Pixel-
verstirkung iiber den Detektor entstehen, die sich auf einen Dotierungsgradienten bei der
Herstellung zuriickfithren liefle. Sie fithren zu einer statistischen Verteilung der mittleren
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Verstiarkungen der einzelnen Pixel. Bei der Beleuchtung des Detektors mit einem homoge-
nen Lichtpuls fiihrt dies zu einer Verbreiterung der Peaks.

Die statistischen Schwankungen der gemessenen Ladung bei Betrachtung eines einzelnen her-
ausgegriffenen Pixels konnen auf die Fluktuationen des Quenchzeitpunkts zuriickgefiithrt wer-
den. Fluktuationen in der Pulsform haben keinen nennenswerten Einfluss auf die Pulshohe,
da die charakteristische Zeit zum Aufbau der Lawine um Groéflenordnungen kleiner ist als
die Integrationszeit des ASIC. Unter der Annahme normalverteilter mittlerer Pixelsignale
Ui ~ N(Ug,0pp) sowie normalverteilter Verteilungen der Signale der einzelnen Pixel mit
gleicher Breite Upz ~ N(Upy,0ps) ergibt sich die Verteilungsfunktion U;(g) der gemesse-
nen Pulshche bei einem einzelnen, jedoch beliebigen ausgelosten Pixel durch die Faltung der
beiden Verteilungsfunktionen:

1 _M 1 _(Upz;u>2
Ui(u) ~ / —e . ———e 7= (U,
px
R V2Topy V2o,

= N (Us 03, + 02 ) = N (Us, 00) (3.25)

Bei der Messung der Ladung addiert sich das Rauschen des Pedestals 0.4 quadratisch zu den
Fluktuationen durch die Variation der Pixelsignale. Fiir die gemessene Breite der Peaks im
Spektrum ergibt sich:

Op = \/O'ged +og = \/aged +n- (02, +02,) (3.26)
wobei n die Anzahl der ausgelosten Pixel darstellt.

Mit einem MPPC der Firma Hamamatsu(Modell S10362-11-050P) wurden mit KLAuS

Pulshchenspektren bei einer Uberspannung von 1.86 V aufgenommen, um die Terme opp und
Ope zu bestimmen. Die Messung wurde wie bei allen anderen Messungen mit einem peak sen-
sing ADC durchgefiihrt. Zur Bestimmung des Gesamtfehlers durch Verstarkungsfluktuationen
o4 wurde der Silizium Photomultiplier mit einer LED auf der gesamten Fliche mit geringer
Intensitét beleuchtet, sodass mehrere Pixel ausgelost werden. Aus der Verbreiterung der Peaks
im Spektrum lésst sich o4 bestimmen. Wird das gemessene Spektrum in jedem Peak mit einer
Gausfunktion und linearem Untergrund gefittet, so fluktuieren die auf diese Weise bestimmten
Peakbreiten stark mit dem gewéhlten Fitbereich. Daher wird das Spektrum im Gesamten mit
einer Funktion aus mehreren freien Gausfunktionen gefittet. Der Untergrund wird mit einem
Polynom dritten Grades abgeschitzt. Diese Annahme beschreibt den Untergrund bis zum
fiinften Photopeak ausreichend gut, sodass sich die Peakbreiten aus den einzelnen Gausfunk-
tionen bestimmen lassen. Das gemessene Spektrum ist zusammen mit dem Ergebnis des Fits
in Abbildung gezeigt. Die Verbreiterung der Peaks lisst sich durch Gleichung
beschreiben. Die aus der Anpassung der Funktion bestimmten Breiten sind in Abbildung

3.34(b)| dargestellt.
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Abbildung 3.34.: Bestimmung des Summenterms der SiPM-Verstirkungsfluktuationen
a) Fit eines SiPM-Spektrums bei Beleuchtung mit einer LED durch mehrere Gausfunktio-
nen.
b) Peakbreiten in Abhéingigkeit der Anzahl der ausgeldsten Pixel
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Damit ergibt sich der Gesamtterm der Verstdrkungsfluktuationen zu

o4 =(1.4477 £ 0.0094) ADCbins
—=(1.543 £ 0.010)mV

und die Breite des Pedestals

Opea =(1.2409 + 0.0051) ADCbins
—(1.323 4 0.005)mV

Die Verstarkung des SiPM wird durch die Anpassung einer linearen Funktion an die Positionen
der Peaks im Pulshchenspektrum bestimmt und ergibt sich zu
ADCDbi
G =(15.9589 + 0.0024) =12
mv

=(17.012 + 0.006)
p-e.

Mit .
SNR = ——2 (3.27)

2 2
\/ Uped + no g

ergibt sich ein sich ein Signal- zu Rauschverhéltnis fiir ein ausgeltstes Pixel von 8,37.

Zur Bestimmung der Verstirkung aus den Spektren miissen die einzelnen Peaks aufgelost
werden. Der Abstand der einzelnen Pixel ist im linearen Bereich des SiPM durch die zuvor
bestimmte Verstiarkung gegeben, die Fehler bei n ausgeldsten Pixeln ist in angegeben.
Ein Kriterium zur unterscheibarkeit zweier Peaks kann durch die Halbwertsbreite definiert
werden. Beschreibt man die effektive Breite der benachbarten Peaks durch ihren Mittelwert,
so ergibt sich mit den Ergebnissen der zuvor beschriebenen Messung eine Unterscheidbarkeit
der Peaks im Bereich von bis zu

1 [ G? s 1
nmax:;?l m_aped_i
~ 21 (3.28)

ausgelosten Pixeln. Das typische Signal eines minimal ionisierenden Teilchens im ILC ist
kleiner als dieser Wert, sodass die Bestimmung der Verstdrkung mit realistischen Signalen
des Kalorimeters durchgefithrt werden kann, wie sie in einem LED-Kalibrationssystem des
Detektors erzeugt werden. Die voraussichtlich im Kalorimeter zum Einsatz kommenden Sen-
soren sind jedoch nicht die in dieser Messung verwendeten MPPCs. Die hier eingesetzten
MPPCs haben eine kleinere Verstarkung, sodass eine Steigerung des hier bestimmten Werts
zu erwarten ist, sofern die SiPM im Bezug auf Verstirkungsfluktuationen von vergleichbarer
Qualitdt sind. Die hier vorgestellten Messungen definieren auch die notwendige Auflésung
eines ADCs, der zur Zeit der Abgabe dieser Arbeit entwickelt wird. Fiir diesen ADC ist eine
Auflésung von 12bit fiir Kalibrationsmessungen und 8bit fiir Physikmessungen vorgesehen.
Diese Auflosung erlaubt eine Messung der Pulshche mit einem Quantisierungsfehler, der nicht
stark zur Auflosung des Gesamtsystem beitrégt.
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Zur Trennung des Gesamtterms o, in seine Anteile kann man den Term o, bestimmen, indem
der SiPM mit einem gepulsten Laserstrahl beleuchtet wird, der so stark fokussiert ist, dass nur
ein einzelner Pixel getroffen wird. Der optische Aufbau ist in Abbildung [3.35(a)| gezeigt. Mit
einem Mikropositioniertisch wurde der Laserstrahl genau auf die Mitte eines Pixels gelenkt
und ein Pulshohenspektrum aufgenommen, welches in Abbildung dargestellt ist. Hier
zeigen sich lediglich der Pedestal und der Photopeak des beleuchteten Pixels als dominante
Peaks, der zweite Photopeak ist aus den Crosstalkereignissen des Pixels und der Dunkelrate
zusammengesetzt.
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Abbildung 3.35.: a) Optischer Aufbau zur Beleuchtung eines einzelnen SiPM-Pixels
b) Gefittetes SiPM-Spektrum bei Beleuchtung eines einzelnen Pixels zur Abschiitzung der
statistischen Vertarkungsfluktuationen.

Auch hier ist fiir eine exakte Bestimmung der Breite des Photopeaks eine gute Beschreibung
des Hintergrundes entscheidend. Das Spektrum eines einzelnen beleuchteten Pixels ergibt sich
aus den Ereignissen von Crosstalk und der Dunkelrate, sowie den Ereignissen des beleuchteten
Pixel. Der Peak bei einem ausgelosten Pixel setzt sich daher sich aus den Ereignissen der Dun-
kelrate aller Pixeln des Sensors, sowie den Ereignissen des beleuchteten Pixels zusammen. Der
Untergrund der Dunkelratenereignisse wurde durch ein Polynom zweiten Grades, Pedestal und
die Dunkelratenereignisse bei zwei ausgelosten Pixeln durch eine Gausfunktion bestimmt. Der
Peak des ausgelosten, beleuchteten Pixels kann durch zwei weitere Gausfunktion beschrieben
werden. Die zweite Gausfunktion bei einem ausgeldsten Pixel stellt die Dunkelratenereignisse
aller Pixel des Detektors dar. Die Verteilung dieser Ereignisse wurde aus einem aufgenom-
menen Dunkelspektrum bestimmt und zum Fit des Spektrums bei einem beleuchteten Pixel
verwendet. Aus der so bestimmten Breite der Verstdrkungsfluktuationen des einzelnen Pixels
und der Breite des Pedestals lédsst sich der Term o0, bestimmen, wodurch der Gesamtfehler
in seine Anteile getrennt werden kann:

pe =(0.9744 £ 0.0072ADCbins)
=(1.039 4 0.008)mV
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Und mit dem zuvor aus dem LED-Spektrum bestimmten Gesamtfehler:

0pp =(1.071 + 0.014) ADCbins
—(1.142 + 0.015)mV

Die beiden Fehlerterme liefern damit trotz unterschiedlicher Ursachen einen #hnlichen Beitrag
zur Fluktuation des Signals. Dies deutet auf eine hohe Uniformitéit des Sensors iiber seine
Flache hin.

3.6.5. Dunkelrateninduzierte Pileupeffekte

Ein wichtiger Fehlerterm bei der Lichtmessung mit Silicon Photomultipliern stellen die von
Dunkelpulsen erzeugten Pileupeffekte dar.

Diese Dunkelratenpulse tragen bei der Messung mit KLLAuS nur innerhalb der Integrations-
zeit zum gemessenen Puls bei, welches durch die eingestellte Shapingzeit gegeben ist. Das
aufgenommene Spektrum verschiebt sich im Mittel und die Peaks werden hin zu grofleren
Signalen verzerrt. Wiahrend die Verschiebung des Pedestals durch die Pedestalstabilisierung
im KLAuS2-ASIC kompensiert wird, kann die Verzerrung mafigeblich zur Auflésung des Sys-
tems beitragen. Bei nicht zu grofien Dunkelraten zeigt sich die Verzerrung als Verbreiterung
der Peaks und kann in der Theorie gut als Fehlerterm beschrieben werden. Die Pileupeffek-
te zeigen sich in den Spektren als konstanter Term in der Breite der Peaks und lassen sich
durch die Bestimmung der Pedestalbreite bei variierter Dunkelratenfrequenz untersuchen. Der
Spannungsverlauf am Ausgang von KLAuS kann durch seine Antwort h(t) auf ein einzelnes
ausgelostes Pixel beschrieben werden, wobei sich das Gesamtsignal aus der Addition von sta-
tistisch in der Zeit auftretenden Pulsen ergibt. Durch Summation der einzelnen Pulse mit der
Hohe U, zu Zeiten 7; erhélt man den Spannungsverlauf am Ausgang:

Uo(t) => Up- hit—) (3.29)

Das Verhalten einer Schaltung bei Stimulus durch statistische Punktprozesse kann mathema-
tisch mit dem Campbellschen Theorem [31] beschrieben werden, das die Vertauschung der
Summe durch ein Integral erlaubt. Dies ist jedoch nur giiltig, falls sich die Pulse am Ausgang
der Schaltung noch als Punktprozesse beschreiben lassen. In diesem Fall ist die Zeitkonstan-
te der Ausgangspulse 7, kurz im Vergleich zum typischen zeitlichen Abstand der statistisch
auftretenden Pulse, der durch die Frequenz f des statistischen Prozesses definiert ist:

f<

21Ty

Mit der Dunkelratenfrequenz als Maf} fiir den statistischen Prozess lisst sich das Rauschen
der Spannung am Ausgang durch die Dunkelrate als Funktion dieser Frequenz darstellen:

(1) =102 [P d (3.30)
0
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Silizium Photomultiplier mit einer Fliche von 1 mm? haben eine Dunkelrate in der Gré8enord-
nung von 500kHz. Demgegeniiber ist die Zeitkonstante des Ausgangspulses durch die Shaping-
zeit gegeben, die mit Frequenzen in der Groflenordnung von 10 MHz korrespondiert. Es ist zu
untersuchen, ob sich die Pulse noch mit ausreichender Genauigkeit als punktférmig beschrei-
ben lassen, sodass das Campbellsche Theorem Giiltigkeit hat.

Leider lassen sich die hier beschriebenen Pileupeffekte mangels einer Moglichkeit zur direkten
Variierung der Dunkelrate nur schlecht experimentell untersuchen. Moglich wire das Variie-
ren der Temperatur oder Uberspannung am Detektor, von der die Dunkelrate abhiingig ist.
Dadurch dndert sich aber auch die Verstiarkung des Detektors, sodass der Fehlerterm durch Pi-
leupeffekte kaum von anderen Fehlertermen getrennt werden kann. Aus diesem Grund wurden
die Pileupeffekte anhand von Simulationen des Gesamtsystems aus Sensor und dem KLAuS-
Kanal untersucht. Die Simulation basiert auf der Beschreibung des Detektors mit Hilfe des
in Kapitel beschriebenen elektrischen Simulationsmodells von SiPMs und ermdoglicht
eine Monte-Carlo-Simulation von SiPM und Elektronik. Eine detailierte Beschreibung der
zu diesem Zweck entwickelten Simulationsumgebung ist in Anhang zu finden. Fiir die
Simulationen wurden die in Tabelle gegebenen Parameter des SiPM verwendet. Diese
Entsprechen den Werten des in der Arbeit verwendeten SiPM von Hamamatsu mit einer
Fliche von 1 x 1mm?. Zur Untersuchung der Verbreiterung von einzelnen Photopeaks bietet
sich die Simulation von Dunkelspektren an.

Bei Dunkelraten im Bereich von 100 kHz bis 1,5 Mhz wurde die Ausgangsspannung am ASIC
mehrmals fiir eine Dauer von 500 us simuliert, wobei die Skalierung auf 1:1 und der DAC auf
255 gesetzt war. Der simulierte Spannungsverlauf wurde in Abschnitte von 800 ns aufgeteilt,
in denen die maximale Spannung bestimmt und in ein Pulshéhenspektrum eingetragen wur-
de. Dies entspricht etwa der Situation in den vorigen Messungen der Pulsh6hen mit einem
peak sensing ADC, bei denen das Messfenster des peak Sensing ADC auf 1 us eingestellt war.
Der ADC ist in den ersten 200ns des Messfensters nicht sensitiv. In Abbildung ist
ein simuliertes Dunkelspektrum dargestellt. Die Menge der in der Simulation Produzierten
Ereignisse reicht nicht zur genauen Beschreibung des Untergrunds im Rahmen eines Fits aus.
Der Untergrund wird durch kurz vor dem Messfenster ausgeloste Pixel erzeugt, die ein An-
steigen der Spannung am Ausgang innerhalb des Messfensters verursachen. Er zeigt sich bei
kleinen Dunkelraten in Form von Eintrdgen mit gréflerer Pulshohe und verzerrt die Peaks
des Spektrums. Die Peakbreite des Pedestals wurde durch eine Anpassung der Daten auf
eine Gausfunktion im Bereich von £0,4 Pixelsignalen um den Peak bestimmt. In Abbildung
ist die Verbreiterung der Photopeaks in Abh#ngigkeit von der Dunkelrate dargestellt.
Durch den nicht im Fit beriicksichtigten Untergrund sind die aus dem Fit bestimmten Breiten
des Pedestals instabil und abhingig von dem gewéhlten Fitbereich, sodass keine Konsistenz
der Simulationsergebnisse mit den Messungen der Pedestalbreite in den vorigen Abschnitten
nicht tiberpriifbar ist. Fiir eine genauere Bestimmung der Pedestalbreite wére einerseits mehr
Statistik, andererseits eine Methode zur analytischen Beschreibung des Untergrunds notwen-
dig. Es zeigt sich jedoch, wie die Pedestalbreite von der Shapingzeit abhéingig ist. Bei kleinen
Shapingzeiten ist die Uberlagerung der Pulse kleiner, sodass sich die Dunkelrate weniger auf
die Breite der Spektren auswirkt.
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Abbildung 3.36.: Verbreiterung der Peaks durch Pileupeffekte. a) Pulshohenspektrum aus der Simulation
der SiPM-Dunkelrate b) Entwicklung der Breite des Pedestals in Abhéngigkeit von der
Dunkelratenfrequenz fiir verschiedene Shapingzeiten

3.6.6. Messung von Signalen mit vielen Photonen

Bei der Messung von physikalischen Signalen werden mehrere Pixel des Detektors ausgelost.
Die Anzahl der durch das Lichtsignal ausgelosten Pixel folgt einer Poissonverteilung, durch
die Effekte des SiPM werden jedoch weitere Pixel ausgeldst, was zu einer Abweichung von der
Poissonverteilung fiir die Summe aller ausgelosten Pixel fithrt. Die Verbreiterung der Peaks
durch die Dunkelrate ist bei Messung der Signale vernachldssigbar gegeniiber den Fluktua-
tionen in der Anzahl der ausgelosten Pixel, wie sie durch die Poissonverteilung des Signals,
Pixeliibersprechen und die Messung von Dunkelratenpulsen entstehen. Die Pileupeffekte steu-
ern hier wie im vorigen Abschnitt ein mit v/f der Dunkelrate folgenden Fehlerterm bei, jedoch
ist die effektive Messzeit zur Bestimmung des Maximums durch die Shapingzeit gegeben, denn
die Messung ist lediglich im Maximum des Pulses sensitiv auf die Dunkelpulse. Die Fluktuatio-
nen ergeben sich hier nicht durch die Verbreiterung der einzelnen Photopeaks, sondern durch
die Verbreiterung des gesamten Spektrums auf Grund der zusétzlich gemessenen Pulse.

Bei Dunkelraten im Bereich von 100kHz bis 12,8Mhz Pixeln die Ausgangsspannung am ASIC
iiber eine Zeit von 1,2ms simuliert. Das physikalisch durch eingehende Photonen erzeugte
Signal wurde auf einen Wert gesetzt, der 12 ausgeldsten Pixeln entspricht. Dieser Wert liegt
im unteren Bereich des erwarteten MIP-Signals von Kacheln im hadronischen Kalorimeter
des ILD. Der zeitliche Verlauf des Pulses wurde mit einer doppelt exponentiellen Funktion
beschrieben, deren Pulsform den simulierten Lichtpulsen einer Szintillatorkachel angenéhert
ist. Durch den RMS-Wert der Spektren lsst sich die Verbreiterung der Spektren durch Dun-
kelratenpulse bei verschiedenen Shapingzeiten untersuchen. Ausserdem wurden Simulationen
durchgefiihrt, bei denen die verschiedenen Effekte des SiPM ausgeschaltet bleiben. In Ab-
bildung [3.38(a)| sind simulierte Pulshohenspektren fiir verschiedene Dunkelraten dargestellt,
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wobei alle Effekte des SiPM in der Simulation eingeschaltet waren. Die Verbreiterung des
Spektrums bei Zunehmender Dunkelrate sollte ebenfalls durch das Campbellsche Theorem
zu beschreiben sein. In Abbildung ist der Verlauf des RMS-Werts in Abhéingigkeit von
der Dunkelrate dargestellt, wobei alle Effekte des SiPM eingeschaltet sind, die Anzahl der
direkt durch das Signal ausgelosten Pixel jedoch konstant bleibt. Fiir eine Shapingzeit von
50ns wurde der Verlauf des RMS-Werts mit der Funktion

Otot = /02 + f- 02, (3.31)

angepasst. Dabei beschreibt o, die mit der Frequenz konstanten Fluktuationen des RMS-
Werts, die insbesondere durch Pixeliibersprechen gebildet werden. Der Parameter o, be-
schreibt den mit der Dunkelratenfrequenz f ansteigenden Term der Fluktuation durch die
Messung von Dunkelpulsen. Es ergibt sich eine gute Ubereinstimmung mit den Erwartungen,
wie sie aus dem Campbellschen Theorem folgen. Der konstante Term ist jedoch bei Frequen-
zen unter einem Megahertz dominant gegeniiber der Verbreiterung durch die Dunkelrate, was
den typischen Arbeitsbereich dieser Silizium Photomultiplier darstellt. In Abbildung |3.38(b)]
sind die Beitrdge der verschiedenen Effekte im SiPM auf den relativen Fehler des Signals
gezeigt, wobei die Fluktuation der Anzahl an durch das Lichtsignal ausgelésten Pixeln nicht
betrachtet wird. Die SiPM-Effekte fithren zu zuséitzlichen Fluktuationen in der Anzahl der
ausgelosten Pixel.
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Abbildung 3.37.: RMS der Spektren in Abhéngigkeit von der Dunkelrate fiir verschiedene Shapingzeiten
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Abbildung 3.38.: Pileupeflekte bei einem Signal von 12 ausgeldsten Pixeln. a) Simulierte Spektren bei ein-
geschalteten SiPM-Effekten und einer Shapingzeit von 50ns b) Relative Fluktuationen des
Signals und die Anteile der verschiedenen SiPM-Effekte (no AP: Afterpulseeffekte ausge-
schaltet. no XT: Pixeliibersprechen ausgeschaltet)

82



Kapitel 4

Ausleseelektronik zur Zeitmessung

Die meisten Messungen des Zeitpunkts eines Strompulses beruhen auf der Bestimmung des
Zeitpunkts, bei dem der Strom {iiber eine festgelegte Schwelle steigt. Eine erste Aufgabe an
eine Elektronik zur Zeitmessung ist daher die Umwandlung des Strompulses in ein digitales
Signal, das bei Uberschreiten der sogenannten Triggerschwelle den Zustand #ndert. Dies wird
durch als Komparatoren bezeichnete Blocke in der Elektronik durchgefiihrt, die das Signal
mit der eingestellten Triggerschwelle vergleichen. In Abbildung ist dieses Messprinzip
skizziert. Die Genauigkeit, mit der das Uberschreiten der Schwelle bestimmt werden kann, ist
vom Rauschen des Signals und der Elektronik abhéngig. Durch das Signalrauschen ergeben

sich statistische Fluktuationen der gemessenen Zeit, die als Ttmejitter bezeichnet werden und
durch

Os
" am 4.1)
gegeben sind [37]. Hier bezeichnet o4 das Rauschen am Eingang der Elektronik und ay, die

Steigung des Signals bei Uberschreiten der Triggerschwelle.

© T
= c
2 =)
n n
Schwelle Schwelle
[t O /
t:o, Zeit t:o, Zeit
(a) Rauschen des Eingangssignals (b) Timewalk

Abbildung 4.1.: Fehlerquellen bei der Zeitmessungen

Da die mittlere Steigung des Signals von der Amplitude des Signals abhéngig ist, ist auch der
gemessene Zeitpunkt von der Amplitude abhéngig. Dieser Effekt wird als Timewalk bezeichnet
und ist in Abbildung [4.1(b)| dargestellt. Bei kleinen Fluktuationen der Steigung ergibt sich
aus der Fehlerfortpflanzung der Fehler der Zeitmessung durch Timewalkeffekte zu:

I

Oy = 270 (4.2)

a aj,
Hier gibt I, die gew#hlte Triggerschwelle und o, den Fehler der Steigung an. Timewalk-
effekte lassen sich demnach durch Verringerung der Triggerschwelle minimieren. Diese kann
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Abbildung 4.2.: Limitierung der Steigung durch die Bandbreite des Systems.

jedoch nicht beliebig kleine Werte einnehmen. So ist eine Triggerschwelle, bei der auch das
Rauschen des Eingangssignals zu Pulsen am Ausgang des Komparators fithrt, unerwiinscht.
Bei der Zeitmessung von SiPM-Signalen stellen Dunkelratenpulse die wichtigste Grenze dar,
bis zu der die Diskriminationsschwelle abgesenkt werden kann. Desweiteren ist die Steigung
des Signals zu Beginn des Pulses stetig und steigt erst allméhlich an, sodass sich die Zeit bei
kleinen Triggerschwellen nach nicht mit hoher Prézision bestimmen lasst.

Aus diesen Fehlerquellen der Messung lassen sich verschiedene Anforderungen an die Elektro-
nik zur Zeitmessung mit Silizium Photomultipliern formulieren. Dunkelratenpulse des Silizium
Photomultipliers stellen einen erheblichen Beitrag zum Rauschen des Eingangssignals dar, so-
dass das Rauschen der Eingangsstufe keinen kritischen Parameter darstellt. Demgegeniiber
muss die Elektronik auf eine moglichst hohe Steigung des Signals bei kleinen Triggerschwellen
optimiert werden. In den in Kapitel gezeigten Simulationen der SiPM-Signale zeigte
sich eine langsame Komponente des Strompulses durch den Strom durch den Quenchwider-
stand, sowie eine schnelle Komponente durch dessen parasitire Kapazitét. Diese wird jedoch
durch die passiven Komponenten des Sensors bei einer endlichen Eingangsimpedanz der Aus-
leseelektronik unterdriickt. Auf Grund ihrer kleinen Anstiegszeit ist diese Komponente jedoch
entscheidend fiir eine prazise Zeitmessung. Daher muss sich die Eingangsstufe der Ausleseelek-
tronik durch eine moglichst geringe Eingangsimpedanz auszeichnen. Ein weiteres Kriterium
fiir eine prézise Zeitmessung stellt das Frequenzverhalten der Elektronik dar. In Abbildung
ist die Signalantwort eines idealen Verstérkers mit der Bandbreite f auf ein bei der Zeit
t = 0 beginnendes, linear ansteigendes Signal dargestellt. Bei einer endlichen Bandbreite
des Verstirkers zeigt sich eine Krimmung des Ausgangssingals. Die Bandbreite des Systems
bestimmt die Steigung des Ausgangssignals kurz nach dem Eintreffen des Signals am Ein-
gang und beschriankt dadurch die minimale Triggerschwelle. Daher sollte die Bandbreite der
Elektronik fiir eine prizise Zeitmessung moglichst grofl sein. Durch Erhchung der Bandbrei-
te erhoht sich nach Gleichung auch das effektive Rauschen am Eingang der Blocke in
der Ausleseelektronik. Die Schaltung muss daher unter Anbetracht der Detektorkapazitit am
Eingang und dem Frequenzspektrum des Rauschens optimitert werden.
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4.1. Der ASIC STiC2

STiC steht fiir Silicon Photomultiplier Timing Chip und ist ein ASIC in 180 nm UMC-CMOS
Technologie. Er wurde am Kirchhoff Institut in Heidelberg entwickelt und ist fiir die prézise
Zeitmessung mit Silizium Photomultipliern ausgelegt [35]. Nachdem die erste Version von
STiC2 auf Grund von Fehlern im Digitalteil nicht getestet werden konnte, wurde im April
2012 eine neue Version (STiC2.1) mit minimalen Anderungen submittiert. Daher konnten im
Rahmen dieser Arbeit keine Charakerisierungsmessungen mit dem ASIC durchgefiihrt werden,
und die folgenden Abschnitte beschrinken sich auf Simulationen zum Test der Funktionalitét.
Im letzten Abschnitt des Kapitels ist die Messung mit einem Vorgéinger des ASIC gezeigt,
mit der sich ein bei STiC2 verwendeter Ansatz zur Energiemessung testen lédsst. Der ASIC
wurde insbesondere zur Auslese der Sensorsignale fiir PET-Anwendungen in der medizini-
schen Diagnostik entwickelt und soll im dufleren Detektor des ENDOToFPET-US Projekts
(vergleiche Kapitel Verwendung finden. Im Rahmen dieser Anwendung ist einerseits
eine gute Energiemessung zur Isolierung von ungestreuten Photonen im Photopeak des Ener-
giespektrums, andererseits eine exzellente Zeitmessung zur Flugzeitbestimmung notwendig.
In Abbildung [4.3(a)|ist der Aufbau des Chips gezeigt. Jeder der 16 Kaniile des Chips besitzt
einen TDC (Zeit zu Digitalwandler) zur Digitalisierung der von den Kanélen produzierten
Triggerpulse und einem Digitalteil, welcher die Messdaten der TDCs sammelt und versendet.
Der TDC wurde durch das Ziti in Mannheim fiir eine PET-Anwendung unter Verwendung
konventioneller Photomultiplier entwickelt [29].

Analog Input Cells
Analog Input Stages-;

TDC Channels

Configuration and
Data Transmission

I_IlII_I_IIIIlII!IIIJEI!!?II!!I1I!‘II!

Abbildung 4.3.: Layout des STiC2 - ASIC und Testboard des Chips

4.1.1. STiC2-Kanal

Der Aufbau eines STiC2-Kanals ist in Abbildung [4.4] dargestellt. Die Eingangsstufe des Ka-
nals sorgt wie bei dem zuvor beschriebenen ASIC KLAuS fiir eine niedrige Eingangsimpedanz
und ermoglicht die Einstellung der Spannung am Eingangsterminal. Der einstellbare Span-
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Abbildung 4.4.: Aufbau eines STiC2-Kanals. Aus [35]

nungsbereich liegt bei etwa 0,8 V, wobei sich der lineare Bereich auf etwa 0,5V beschrankt.
Die Bandbreite ist bei STiC hoher, und die Eingangsimpedanz kleiner als bei der in Kapitel
vorgestellten Eingangsstufe von KLAuS, was sich durch die Anwendung eines anderen
Feedbackschemas im Vergleich zur KLAuS2-Eingangsstufe erreichen lidsst. Diese kann jedoch
nicht in Verbindung mit einer Powergatingfunktionalitéit eingesetzt werden und ist aus die-
sem Grund nicht in KLAuS implementiert. Zur Minimierung des Rauschens am Eingang des
Kanals kénnen die Silizium Photomultiplier bei STiC2 mit beiden Elektroden an den Chip
angeschlossen werden. Durch diese differentielle Auslese ldsst sich das Rauschen durch externe
Einfliisse, insbesondere durch die Taktsignale im Digitalteil und dem TDC des ASIC, mini-
mieren. Auf diese Weise kann auch unter dufleren Stérungen eine hohe Zeitauflosung erreicht
werden. Die Energieinformation des Signals kann durch Messung der Zeit bestimmt werden,
in der das Signal iiber der Schwelle des Komparators liegt. Dies wird als ToT (Time over
Threshold)-Messung bezeichnet. Fiir eine gute Zeitauflésung muss jedoch die Triggerschwelle
sehr niedrig gewéhlt werden, sodass die Energiemessung auf Grund der sehr langsam fallen-
den Flanke am Ende des Pulses grofien Schwankungen unterworfen wére. Daher werden bei
STiC zwei Komparatoren mit unterschiedlichen Schwellen fiir die Energie- und Zeitmessung
verwendet. Das Messprinzip ist in Abbildung dargestellt. Die Komparatoren haben eine
einstellbare Hysterese zur Unterdriickung von Rauschpulsen auf den Ausgéingen der Blocke.
Diese ist in der Abbildung der Versténdlichkeit halber nicht eingezeichnet.

Zur Messung der Signale beider Komparatoren mit einem TDC wird ein als Hit-Logic bezei-
cheter Block verwendet, der die Triggersignale der beiden Komparatoren mit Hilfe von logi-
schen Gattern kombiniert. Die erste steigende Flanke am Ausgang der Hit-Logic entspricht
der Flanke des Komparators zur Zeitmessung, die zweite ansteigende Flanke dient der Mes-
sung der Energieinformation. Dies wird durch einen weiteren Ausgang der Hit-Logic (“Energy
Flag”) signalisiert. Bei dem in Abbildung dargestellten Puls hat die ToT-Messung keinen
linearen Bezug zur Ladung des Signals. Dies fithrt zu verzerrten Energiespektren und einer
geringeren Energieauflésung, sowie einer starken Abhéngigkeit der Energieauflésung von der
eingestellten Triggerschwelle. Zur Linearisierung der Energie-Zeitdifferenz-Beziehung wird bei
STiC2 der durch die Eingangsstufe fliefende Strom begrenzt, sodass die Ladung des Signals
auf den passiven Komponenten des Sensors integriert wird und erst allméhlich mit einem kon-
stanten Strom in die Ausleseelektronik entladen wird. Dies ist ist in Abbildung[4.6] dargestellt.
Das Prinzip der Ladungsmessung auf Grundlage der Entladung eines Integrationskondensa-
tors durch eine Konstantstromquelle und der Bestimmung der Ladungsinformation aus der
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Abbildung 4.5.: Prinzip der Energie- und Zeitmessung bei STiC. Die Einfithrung von zwei unterschiedlichen
Triggerschwellen erlaubt die genaue Messung von beiden Grofien. Die durch die Hit-Logic
erzeugten digitalen Signale zur Messung beider Informationen mit dem gleichen TDC sind
im unteren Teil dargestellt. Der TDC fiihrt fiir jede steigende Flanke des Triggerausgangs
der Hit Logic eine Messung durch. Die Ungenauigkeit der Zeitmessungen ist exemplarisch
durch griine Biander dargestellt.

Zeitdifferenz bis zum Entladen unter eine festgelegte Schwelle wird in vielen kommerziellen
Messgeriten verwendet. Der Ansatz zur Energiemessung bei STiC2 unterscheidet sich von
diesem Konzept jedoch durch die Nutzung der Detektorkapazitdt zur Integration der La-
dung. Das Konzept der Energiemessung wurde im Rahmen dieser Arbeit mit einem fritheren
STiC-Modell getestet. Diese Messungen werden in Kapitel vorgestellt.

4.1.2. TDC

Der im ASIC integrierte TDC digitalisiert die Zeit, indem bei jeder steigenden Flanke des
Triggerausgangs der Hit Logic Zeitstempel in kapazitiven Speicherzellen fiir eine kurze Zeit
gehalten werden. Neben den Zeitstempeln selbst wird aulerdem die Information gespeichert,
ob es sich bei der Messung um eine Zeit- oder Energiemessung handelt. Diese Information wird
aus dem Zustand der Energy-Flag Leitung bei einer ansteigenden Flanke des Triggersignals
am Eingang des TDC ermittelt. Die Zeitstempel werden in einem zentralen Block ( Timebase)
fiir alle TDCs des ASIC erzeugt. Dieser Block zur Generierung der Zeitstempel besteht aus
einem schnellen Ringoszillator, der die 5 am schnellsten schaltenden Bits des Zeitstempels
definiert. Die tibrigen Bits werden durch einen langsameren LFSR-Zéhler implementiert. Die
genaue Zeitauflosung des TDC ist durch die Z&hlerfrequenz der Timebase bestimmt und kann
durch die Biasspannungen der Inverterzellen im Ringoszillator eingestellt werden. Sie liegt im
Bereich von 50 ps/v/12.
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Strom

Zeit

Abbildung 4.6.: Linearisierung der Energieinformation durch Begrenzung des Stroms durch den Eingang des
Kanals (blaue Kurve). Die Integrale der Stromkurven sind identisch.

4.1.3. Digitalteil

Im Digitalteil werden die Daten aller TDCs gesammelt und zwischengespeichert, bevor sie
durch eine serielle Datenverbindung versendet werden. Durch die im TDC gespeicherte In-
formation iiber die Art der Messung kénnen Rauschpulse des Komparators zur Zeitmessung
unterdriickt werden. Da der Komparator zur Energiemessung eine hohe Schwelle besitzt und
nicht durch Rauschen ausgelost werden kann, werden nur aufeinander folgende Messungen
mit Zeit- und Energieinformation als giiltige Ereignisse akzeptiert und in den Speicher des
Digitalteils iibernommen. Die einzelnen Ereignisse werden in als Frames bezeichnete Pakete
zusammengefasst, die alle 6, 4us iibertragen werden.

4.2. Mixed mode Simulationen

Bei ASICs mit Analog- und Digitalteil ist fiir die Funktionalitiit eine korrekte Ubergabe der
Daten an deren Schnittstelle entscheidend. Der Digitalteil von STiC verarbeitet Signale im
1.8 V TTL-Standard, sodass die Spannung an den Konfigurationsleitungen einen Wert von 0V
bzw. 1,8V einnehmen kann. Zur korrekten Ubernahme der Ausgangssignale des TDC durch
den Digitalteil miissen die Pegel dieser analogen Signale ebenfalls mit dem verwendeten Stan-
dard iibereinstimmen. Der TDC eines STiC2-Kanals besitzt mehrere Datenausgénge und ein
TDC-Ready Signal, welches signalisiert, dass neue Daten vorhanden sind. Die Ubernahme
der Daten in den Digitalteil ist durch Flip-Flops implementiert, welche die Daten bei einer
steigenden Flanke des Ready-Signals speichern. Neben den Spannungspegeln sind bei diesen
Signalen aulerdem Zeitgrenzen einzuhalten, die als Setup- und Holdzeiten bezeichnet werden
und in Abbildung [4.7] skizziert sind. Die einzuhaltende Setupzeit bestimmt die Zeit, zu der
die Daten an den Registern vor der Signalisierung durch das TDC-Ready Signal anliegen
miissen. Die Holdzeit gibt demgegeniiber die Dauer nach der Flanke des Ready-Signals an,
wéhrend der die Daten stabil bleiben miissen. Diese Zeiten sind vom Hersteller der verwen-
denten digitalen Standardzellen vorgegeben und stellen garantierte Grenzen dar, bei deren
Einhaltung der Digitalteil korrekt arbeitet. Zur Uberpriifung der Funktion der Schaltung
werden kombinierte Simulationen von Analog- und Digitalteil der Schaltung, sogenannte mi-
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Abbildung 4.7.: Darstellung der einzuhaltenden Zeitgrenzen in digitalen Schaltungen in Anlehnung an die
erste Registerstufe des STiC2-ASIC

xed mode Sitmulationen durchgefithrt. Die beiden Teile der Schaltung werden getrennt durch
entsprechende Simulatoren untersucht, die in ihrer Simulationszeit synchronisiert sind und
fortwidhrend Informationen {iber den Zustand der Signale austauschen, die Analog- und Di-
gitalteil verbinden. Die Digitalisierung der analogen Ausgangssignale in den Digitalteil wird
dabei durch zwei Schwellenspannungen gegeben, bei deren {iber- bzw. unterschreiten das Di-
gitale Ausgangssignal den Zustand wechselt. Diese sind im Wesentlichen durch die Schwellen-
spannungen der p- und n-MOS Transistoren (vgl. Kapitel [2)) gegeben.

Zur Untersuchung des korrekten Verhaltens von Analog- und Digitalteil in STiC wurde im
Laufe dieser Arbeit eine Testumgebung entwickelt, mit der sich der Eingangskanal, TDC und
Digitalteil gemeinsam fiir einen Kanal des ASIC testen lassen. Diese ist in Abbildung
dargestellt und besteht insbesondere aus den zentralen Modulen des Kanals, des TDC und
dem Digitalteil, wobei nur letzterer durch digitale Simulatoren zu untersuchen ist. Die beiden
anderen Blocke werden durch einen analogen Simulator beschrieben.

- Zeitstempel,
|Strompu|s (Signal) |—[>— T Reset
Analoge E
- - . —>—— TDC -

| Konfiguration |—i1h Eingangsstufe L~ Speicherung der
digitalen Daten

| ("Digitalteil")

Versorgungs- & Biasspannungen

Abbildung 4.8.: Umgebung fiir mixed mode Simulationen eines STiC2-Kanals aus Analogteil, TDC und ein-
fachen Digitalblécken

Die Konfiguration des Kanals ist durch einen Block auf der linken Seite der Testumgebung
dargestellt und ist im Chip durch Konfigurationsleitungen aus dem Digitalteil gegeben. Die
Simulation der Konfigurationsbits wurde in der Testumgebung jedoch nicht in den Digitalteil
implementiert, da sich dadurch die Simulationszeiten wesentlich vergréfiern. Die Konfiguration
des Chips ist jedoch nicht zeitkritisch, sodass sich diese Signale gut als statische Spannungs-
quellen mit den Spannungswerten von 0 oder 1.8 V implementieren lassen. Als Stimulus der
Testumgebung wird dem Kanal mithilfe einer Stromquelle ein Ladungssignal injiziert, wo-
durch sich das Verhalten dieses und der folgenden Module simulieren lédsst. Der TDC wird
mit analogen Zeitstempeln aus der Timebase des Chips versorgt. Dies ist durch ein digita-
les Modul implementiert, welches die zu messenden Daten variiert. Dieses Modul ist auf der
rechten Seite der Testumgebung dargestellt. Sowohl Analogteil als auch TDC bendétigen zur
korrekten Funktion der Schaltung mehrere externe Biasspannungen und eine Spannungsver-

89



Kapitel 4. Ausleseelektronik zur Zeitmessung

sorgung. Dieser Teil der Testumgebung ist im unteren Teil von Abbildung dargestellt.
Zum Test des kompletten Chips muss die Zeit vom Eintreffen eines Strompulses an der Ein-
gangsstufe bis zur Ausgabe der digitalen Daten am Ausgang des Chips simuliert werden. Die
Dauer bis zur Ausgabe der Daten am Ausgang des Digitalteils ist jedoch auf Grund der Fra-
mestruktur in der Dateniibertragung zu lang, um vollstédndig durch mixed mode Simulationen
untersucht werden zu kénnen. Da der analoge Simulator lediglich im ersten Teil der Simulati-
on die gesuchten Daten produziert, wurden die gemischten Simulationen des Chips in einem
ersten Schritt auf den Ubergang der Signale in den Digitalteil beschrénkt. Zur Umsetzung der
mixed mode Simulationen in STiC wurde ein digitales Testmodul entwickelt, das in Abbil-
dung auf der rechten Seite gezeigt ist. Das Modul ist in der Beschreibungssprache Verilog
implementiert und schreibt alle Anderungen der digitalisierten Signale mit ihrem Zeitstempel
in eine Textdatei. Mit Hilfe der Informationen dieser Textdateien wurde die Einhaltung der
Zeitbeschrinkungen iiberpriift. Das Verhalten der Transistoren des ASIC ist durch variieren-
de Prozessparameter beim Herstellungsprozess gegeben. Die verschiedenen Extremfélle der
Prozessparameter, wie sie bei einem gelieferten Chip vorkommen kénnen, werden als Corner
bezeichnet. Um die Funktion der Schaltung in allen Bereichen der Prozessparameter sicher
zu stellen, wurde das Transistorverhalten fiir die verschiedenen Sitze der Prozessparame-
ter simuliert. Mit Hilfe der entwickelten Testumgebung wurden fiir alle Corner Simulationen
durchgefithrt und die Ankunftszeiten der Datensignale des TDC im Bezug auf das TDC-
Ready Signal auf Zeitverletzungen untersucht. Fiir keinen der Prozessparameter ergaben sich
nach Anpassung der Konfigurationswerte Verletzungen der einzuhaltenden Zeitgrenzen.
Neben der Uberpriifung auf Zeitverletzungen lassen sich die produzierten Textdateien fiir
weitere Simulationen des Digitalteils nutzen. Sie kénnen durch ein entsprechendes Modul
ausgelesen werden und reproduzieren die Daten des TDC am Eingang des Digitalteils, die
dort weiter verarbeitet werden koénnen. In dieser Weise ldsst sich das Verhalten des Digital-
teils fiir Extremfille wie einer besonders hohen Datenrate im gesamten Chip oder an einem
einzelnen Kanal iiberpriifen, was durch vollstindige mixed mode Simulationen mit einem we-
sentlich grofleren Simulationsaufwand verbunden wiére. Diese digitalen Simulationen wurden
durch den Entwickler des Digitalteils durchgefiihrt.

Die Simulationsumgebung kann in Verbindung mit der in Kapitel eingefithrten und in
Anhang niher erlduterten Simulationsumgebung zur Beschreibung des SiPM als elektri-
sches Bauteil zur Simulation eines physikalischen Ereignisses wie dem Signal eines 511 keV
Photons bei der Positron-Emissions-Tomographie verwendet werden. Fiir die typischen Pa-
rameter eines 3 X 3mm Detektors mit 1400 Pixeln und einer Dunkelrate von 5M H z wurde
das Detektorsystem bis zum digitalisierten Ausgangssignal des TDC simuliert. Der Erwar-
tungswert der Anzahl der ausgelosten Pixel wurde auf 1000 gesetzt und die zeitliche Vertei-
lung des Lichtpulses durch eine Exponentialfunktion mit einer Zeitkonstante von 40ns be-
schrieben. Dies entspricht etwa dem Signal eines 511keV-Photons bei der Positron-Emissions-
Tomographie. Das Simulationsergebnis ist in Abbildung gezeigt. Die schwarze Linie zeigt
den Strom durch das Eingangsterminal der analogen Eingangsstufe, die griinen und blauen
Linien zeigen die Ausgénge des Kanals, die vom TDC zur Bestimmung der Zeit verwendet
werden. Die Digitalen Messdaten des TDC sind im oberen Teil der Abbildung dargestellt. Bei
jeder ansteigenden Flanke des mit “Trigger” bezeichneten Ausgangssignals des Kanals misst
der TDC einen Zeitstempel, der in Form zweier Datenworte ausgegeben wird. Das digitale,
mit “Energy Flag”bezeichete Signal gibt dabei an, ob es sich um eine Energiemessung handelt.
Dies ist nur bei der zweiten Zeitmessung der Fall. Bei dieser Simulation wurden beide Trig-
gerschwellen sehr tief gesetzt, sodass der Analogteil auch bei Dunkelratenpulsen einen Puls
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Abbildung 4.9.: Simulation eines 511keV-Photonsignals fiir das Gesamtsystem aus Silizium/Photomultiplier
und STiC-Kanal

liefert, der vom TDC digitalisiert wird. Der anschliefende Digitalteil sortiert diese Messungen
jedoch aus.

4.3. Energieauflésung bei STiCl

Zur Uberpriifung des verbesserten, linearisierenden Konzepts zur Energiemessung bei STiC2
kann eine frithere Version des Chips verwendet werden. STiC1 hat eine vergleichbare Eing-
gangsstufe, besitzt jedoch keinen integrierten TDC. Die Triggerschwelle kann mit einem inte-
grierten Digital-zu-Analogwandler durch eine SPI-Schnittstelle eingestellt werden. Durch ent-
sprechende Wahl dieser und anderer Konfigurationswerte des Chips kann die Triggerschwelle
auf einen negativen Wert eingestellt werden, sodass der Trigger bei einem im Vergleich zum
normalen Betriebsmodus negativen Signal anspricht. Bei einem solchen Signal sind die zur
Linearisierung der Energiemessung notwendigen Séattigungseffekte des Stroms zu beobachten,
der bei einem Signal durch die Eingangsstufe fliefit. Das Zeitsignal liegt bei diesem Chip in
Form eines LVDS-Signals! vor. Die Zeitmessung wird hier mit einem TDC-Modul der Firma
CAEN (Modell V1290A) durchgefiihrt, welches iiber einen VME-Bus ausgelesen werden kann
(vergleiche Anhang [A.3)).

Zur Bestimmung der Linearitétseigenschaften in dem zu untersuchenden Betriebsmodus wur-
den Ladungsinjektionsmessungen fiir beide Methoden durchgefiihrt. Wihrend im normalen
Betriebsmodus ein grofler Parameterbereich zur Optimierung der Triggerschwelle und dem
Verhalten der Eingangsstufe vorhanden ist, beschrinkt sich der nutzbare Parameterbereich

'LVDS steht fiir “Low Voltage Diferential Signalling”. Das Signal liegt hier in differentieller Form vor, sodass
sich Einfliisse von eingekoppeltem Rauschen subtrahieren. Die differentielle Signaliibertragung eignet sich
insbesondere fiir schnelle Signale
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fiir den linearisierenden Modus auf wenige Einstellungen. Daher kann mit STiCl nur eine
qualitative Uberpriifung des Konzepts durchgefiihrt werden.

Im Folgenden wird bei beiden Betriebsmodi von einer ansteigenden Triggerschwelle gespro-
chen werden, wenn die Ladung grofler wird. Mit einer Kapazitdt von 320 pF wurden La-
dungspulse von 80 pC bis 384 pC auf den Chip gegeben. Um annihernd gleiche Bedingungen
fiir die beiden Betriebsmodi herzustellen, wurde die Triggerschwelle im linearisierenden Mo-
dus auf den héchsten moglichen Wert gesetzt. Dieser ist auf Grund des umgekehrten Betriebs
nur drei Einstellungsstufen von dem Wert entfernt, bei dem die Triggerschwelle klein genug
ist, um zu Rauschpulsen am Ausgang des Chips zu fithren. Die Triggerschwelle fiir den nor-
malen Modus kann mit groflerer Genauigkeit eingestellt werden. Sie wurde auf einen Wert
gesetzt, bei dem die Triggerschwellen der beiden Methoden in etwa gleich sind.

Durch Messung der zeitlichen Dauer des resultierenden Ausgangspulses (Time-over-Threshold,
ToT) lassen sich die Linearititseigenschafen der Methoden vergleichen. In Abbildung
ist der gemessene ToT-Wert gegen die injizierte Ladung fiir beide Methoden aufgetragen.
Fiir den normalen Betriebsmodus zeigt sich ein nichtlineares Verhalten, wohingegen sich bei
Betrieb des ASIC fiir einen negativen Strompuls eine sehr gute Linearitdt im untersuchten
Ladungsbereich zeigt. Bei kleineren Ladungen sollten jedoch auch in diesem Betriebsmodus
Nichtlinearitdten auftreten, sobald die Séttigung des Stroms durch die Eingangsstufe nicht
mehr auftritt. Im unteren Teil der Abbildungen sind die Standardfehler der ToT-Messungen
aufgetragen. Fiir den nichtlinearen Beriebsmodus ergibt sich der Fehler der Zeitmessung in
der Groflenordnung von etwa 500 ps. Die mittleren Fehler der Zeitmessung im linearen Be-
triebsmodus ergeben sich zu etwa 1,5ns. Unter Beachtung der unterschiedlichen Zeitskalen
der Ergebnisse bei den verschiedenen Betriebsmodi ergibt sich bei einer Ladung von 208 pC
fiir die Messung im nichtlinearen Modus ein relativer Fehler von 0,49%. Demgegeniiber be-
tragt der Fehler der Zeitmessung im linearisierenden Modus 0,29% bei einer Ladung von
208 pC. Insbesondere bei der linearen Methode zeigt sich ein Sprung des Rauschens bei etwa
200 pC. Dieses Verhalten kann durch die Funktion des verwendeten Pulsgenerators erklért
werden, der bei der damit korrespondierenden Spannungsdifferenz des Pulses von 600 mV
eine Bereichsumstellung vornimmt, wodurch das Rauschen des Eingangssignals steigt. Dieses
Verhalten konnte auch bei den ersten Messungen des Jitters bei STiC2 und einigen Messungen
des KLAuS-Triggers beobachtet werden, die jedoch nicht im Rahmen dieser Arbeit vorgestellt
werden. Aus diesem Sprung l&sst sich vermuten, dass das Rauschen des Eingangssignals einen
signifikanten Beitrag zum Fehler der Messung liefert.

Die Energicauflosung des Systems ist nicht nur durch den Fehler der Pulslénge auf Grund
des Jitters der Flanken gegeben, sondern insbesondere durch Nichtlinearitéten, die zu einer
geringeren Sensitivitdt der Messung fithren und das gemessene Spektrum verzerren. Diese
Verzerrungen koénnen bis zu einem gewissen Grad durch entsprechende Kalibrationskurven
korrigiert werden, was die Auflésung der Energiemessung verbessert. Zur Bestimmung der
Energieauflosung wurden Energiespektren des ST-Strahlers Na?? aufgenommen. Die im Zer-
fall des Kerns erzeugten Positronen annihilieren mit den Elektronen im Inneren der radio-
aktiven Probe und emittieren Photonen mit einer Energie von 511 keV. Desweiteren ist bei
einer ausreichenden Energieauflosung ein weiterer Photopeak mit einer Energie von 1275 keV
zu beobachten, der durch Zerfall des angeregten Neonkerns entsteht, der beim Zerfall von
Na?? gebildet wird. Zur Messung des Spektrums wurde ein Szintillator an einen 3 x 3 mm
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Silizium-Photomultiplier der Firma Hamamatsu (Modell S10362-33-050P) gekoppelt. Die Si-
gnale des SiPM werden mit dem STiC1-ASIC und einem TDC ausgelesen. In Abbildung
sind die aufgenommenen Spektren fiir beide Betriebsmodi gezeigt. Fiir den normalen Betriebs-
modus des Chips kann an dieser Stelle keine Energieauflésung angegeben werden, da keine
Kalibrationskurve zur Bestimmung der Energieskala angefertigt wurde. Die Energieauflésung
von STiCl im normalen Betriebsmodus wurde in [I9] gemessen und betrégt bei Verwendung
entsprechender Kalibrationskurven je nach Einstellung der Diskriminatorschwelle zwischen
38,7% und 22,9% FHWM. Im linearisierenden Betriebsmodus von STiC1 zeigt sich bereits
ohne Verwendung von Kalibrationskurven ein Spektrum mit zwei sichtbaren Photopeaks. Fiir
den 511 keV-Peak des Spektrums ergibt sich eine Auflésung von 11.6%, ~ 27.3% FHWM,
wobei die Positionen der beiden Peaks zur Bestimmung der Energieskala verwendet wird.

93



Kapitel 4. Ausleseelektronik zur

Zeitmessung

ToT [ns]

Opu [NS]

(a)

—@— [ o bies 255 L= 50 aeiy 1
——
—
——
——
——
——
oo b b b s
—
——
— —_
—_ - —
——
—
= s I I B AU S
100 150 200 250 300 350
QpC]

1000

ToT [ns]

801

S

60

=]

400

200

o

2.0
1.8F
16fF
1.4F

128

1.0F

Oy [NS]

e

-
S

100

150

200

250

(b)

300

350

Q[pC]

Abbildung 4.10.: Test der linearisierten Energiemessung bei STiC1 durch Ladungsinjektion.
a) Normaler Betrieb des ASIC. b) Linearisierender Betrieb.

#Ereignisse

Die Punkte im unteren Drittel der Abbildungen geben die Fehler der ToT-Messungen an.
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Abbildung 4.11.: Vergleich von Spektren der ToT bei der Verwendung einer Natrium-Quelle.
a) Normaler Betrieb des ASIC. b) Linearisierender Betrieb, bereits gezeigt in [35].
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Zusammenfassung

Silizium Photomultiplier sind Photodetektoren auf Grundlage von Halbleitern, bestehend aus
einer Pixelstruktur von im Geiger-Modus betriebenen Avalance Photodioden. Sie zeichnen
sich durch eine geringe Grofle und die Insensitivitdt gegeniiber Magnetfeldern aus, was die
Entwicklung von hochgranularen Detektorsystemen in der Teilchenphysik ermoglicht. Die
hohe Verstarkung und die schnelle Ausbildung der Lawine in den Pixeln ermdglicht die Be-
stimmung von Energie- und Zeitinformation eintreffender Lichtpulse mit hoher Préazision. Um
diese Groflen prizise messen zu kénnen, ist die Entwicklung von speziell auf die Auslese dieser
Detektoren ausgelegter Elektronik erforderlich.

Der Auslesechip KLAuS ist ein ASIC zur Energiemessung in Kalorimetern der Hochener-
giephysik. Bei dieser Anwendung ist die Leistungsaufnahme der Elektronik ein wesentliches
Kriterium. Im Rahmen dieser Arbeit wurden Messaufbauten entwickelt, die umfangreiche
und automatisierte Charakterisierungsmessungen des ASIC erméglichen. Die Abhéngigkeit
der Ladungskonversion von verschiedenen Parametern wurde untersucht. Das gemessene Ver-
halten ist konsistent mit den aus Simulationen und Berechnungen folgenden Erwartungen.
Bei der Untersuchung der Methode zum stromsparenden Betrieb des ASIC konnte die Funk-
tion der Elektronik bestitigt werden. Es zeigte sich jedoch ein unerwartetes Verhalten, deren
Ursprung identifiziert und durch Simulationen bestétigt werden konnte. Zur Kalibration von
Silizium Photomultipliern durch Bestimmung ihrer Verstirkung aus Einzelpixelspektren ist
eine Ladungsmessung mit hoher Prézision notwendig. Die Beitrdge zur Ungenauigkeit der
Energiemessung bei kleinen Kalibrationssignalen wurden bestimmt. Bei den Messungen zeigt
sich bei niedrigen Photonenraten ein Signal- zu Rauschverhéltnis von 8,37. Diese Messungen
konnen zur Bestimmung der notwendigen Auflésung der zu entwickelnden Digitalisierungs-
stufe verwendet werden. Fiir KLAuS wird ein ADC entwickelt, der in den ASIC integriert
werden soll. Dieser sieht eine Auflésung von 8 bit fiir Physik- und 12 bit fiir Kalibrationsmes-
sungen vor.

Der ASIC STiC2 wurde mit dem Ziel einer hohen Zeitauflésung entwickelt und besitzt einen
integrierten TDC zur Digitalisierung der Daten. Im Rahmen dieser Arbeit wurden Simulatio-
nen durchgefithrt, um die korrekte Ubergabe der Daten zwischen Analog- und Digitalteil des
Chips zu iiberpriifen. In allen durch den Hersteller angegebenen Parameterbereichen konnten
funktionierende Konfigurationseinstellung gefunden werden. Das Prinzip der Energiemessung
bei STiC2 wurde mit einer fritheren Version des Chips getestet. Durch Ladungsinjektions-
messungen lief3 sich die Linearisierung der Beziehung von ToT zur Ladung verifizieren. Die
Energieauflosung des Gesamtsystems wurde durch Aufnahme von ToT-Spektren einer Na?2-
Quelle bestimmt. Die Messungen ergaben eine Energieauflssung von og/E = 11.6% fiir den
511keV Photopeak des Spektrums. Nach Abschluss der Charakterisierung von STiC2 ist die
Submission einer Version des Chips mit 64 Kanilen geplant.
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Anhang A

Software

Im Rahmen dieser Arbeit wurden mehrere Programme und Bibliotheken entwickelt. Insbe-
sondere fiir die Steuerung von Laborgerdten und zur Konfiguration der ASICs gedacht, wur-
den sie auf eine moglichst effektive Wiederverwendbarkeit in zukiinftigen Arbeiten ausgelegt.
Sie sollen daher an dieser Stelle dokumentatorisch zur Erkldrung ihrer Funktionsprinzipi-
en dargestellt werden. Auf eine vollstdndige Dokumentation aller Funktionen der Software,
insbesondere im Bezug auf die Abschnitte und wurde jedoch verzichtet.

A.1. Klassen zur Konfiguration von ASICs

Die Konfiguration der ASICs basiert grundsétzlich auf dem Generieren, Senden und der Re-
konstruktion eines Bitpatterns fiir den Chip, in dem alle Konfigurationswerte zusammenge-
fasst und fiir die Elektronik verarbeitbar sind. Die Aufgabe an eine Software zur Konfiguration
der ASICs stellt sich daher in erster Linie immer gleich dar, miisste jedoch fiir jeden neu entwi-
ckelten ASIC und jedes verwendete Interface zur Konfiguration des Chips neu implementiert
werden. Weiter muss die Konfiguration bei automatisierten Messungen in den Programmecode
der Messung integriert werden kénnen. Um die Entwicklung von Konfigurationssoftware fiir
zukiinftige Anwendungen zu beschleunigen, wurde ein Paket von C++ Klassen entwickelt,
die die fiir alle Anwendungen identischen Anforderungen implementieren und eine gleich blei-
bende Benutzerschnittstelle aufweisen.

In Abbildung [A.T]sind die Diagramme der entwickelten Klassen gezeigt. Die Benutzerschnitt-
stelle wurde in einer virtuellen Basisklasse (“VirtualConfig”) definiert, die die fiir den Benutzer
grundlegenden Funktionen

e Setzen eines Parameters

e Lesen eines zuriick gesendeten Parameters

e Auslosen der Konfiguration
definiert. Diese Klasse lisst sich fiir alle verwendeten ASICs nutzen, indem nur die Funk-
tionen zur Generierung des Bitpatterns implementiert wurden. Weiter ermdoglicht die Klasse

das Speichern und Laden der Konfigurationswerte aus einer lesbaren Textdatei. Durch Verer-
bung dieser Basisklasse zu einer nutzbaren Konfigurationsklasse eines bestimmten ASIC kann
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KLAuS2Config

par_descriptor{] USBInterface
={{"Par1", 0,0},

{"ParN" bitlen,0} }

v

VirtualConfig Virtuallnterface

SetParValue(..)
GetParValue(..)
ReadFromFile(..) ,} RWOperation()=0;

Print(..) _/
UpdateConfig(s

Abbildung A.1.: Vereinfachte Klassendiagramme der Konfigurationssoftware. Der rote Pfeil deutet den Zu-
griff auf das Interface bei einem Konfigurationsbefehl an.

dieses Grundgeriist fiir alle ASICs verwendet werden. Diese Kindklassen definieren lediglich
die Struktur des zu generierenden Bitpattern des jeweiligen Chips. Die Parameter und das
Bitpattern wird durch eine statische Variable der Form

struct TVirtualConfig:: parameter{
const char xname; //parameter name
int offset; //bitpattern offset
bool endianess; //0: little endian, 1: big endian

s

in den vererbten Klassen implementiert. Auf diese Weise ldsst sich die Bitpatternerzeugung
im Chip sehr schnell umsetzen. Die zur Zeit Implementierten ASICs sind KLAuS2 und STiC2.

Zur Kommunikation mit dem Chip wurde eine weitere Basisklasse (“Virtuallnterface”) imple-
mentiert. Die Konfigurationsklasse ist mit einer unterliegenden Interfaceklasse verkniipft, die
fiir die Konfigurationsklasse lediglich die rein abstrakte Methode zur Konfiguration des Chips
bietet. Durch Vererbung dieser leeren Basisklasse an spezielle Interfaceklassen ldsst sich das
verwendete physikalische Medium zur Konfiguration beliebig und schnell austauschen. Die
virtuelle Klasse bietet weiterhin eine Multiplexingméglichkeit, wodurch die Konfiguration
mehrerer ASICs an einem einzigen FPGA-Board méglich wird. Zum Zeitpunkt der Abgabe
dieser Arbeit sind drei Interfacetypen implementiert:

e USB: Konfiguration des ASICs iiber einen FPGA, der an die USB-Schnittstelle des
Computers angeschlossen ist

e 15232: Direkte Konfiguration des ASIC durch Nutztung der seriellen Schnittstelle des
PCs'. Im Rahmen dieser Arbeit wurde eine gedruckte Schaltung zur Pegelwandlung der
Signale entworfen, die hier jedoch nicht vorgestellt werden soll.

'Die Pinbelegung zum Anschluss des ASIC an den PC basiert auf dem dasa2-Programmer von UISP
(http://www.nongnu.org/uisp/)
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e UDP: Experimentelles Testinterface zur Kommunikation mit dem FPGA {iber eine Netz-
werkschnittstelle. Dieses Interface wurde fiir die kombinierte Auslese und Konfiguration
von STiC2 mit einem einzigen FPGA entworfen. Die Kommunikation mit dem FPGA
konnte erfolgreich getestet werden.

Die Klassenstruktur der entwickelten Konfigurationssoftware erlaubt eine einfache Integration
in Programme zur automatisierten Messung. Nachfolgend ist ein beispielhafter Ausschnitt fiir
die Konfiguration der ASICs in einem C++ - Programm gezeigt.

#include 7 USBlInterface.h”
#include ”Klaus2Config.h”
TKlaus2Config xconfig=new TKlaus2Config(TUSBInterface:: Create());

I

//Lesen der Standardkonfiguration
config—>ReadFromFile(” standard_tokens.txt”);

for (unsigned int dacval=0; dacval <52;dacval++){

//Setzen des Parameters
config—>SetParValue ("O_DAC11” ;dacval x5) ;

//Konfiguration des ASIC
config—>UpdateConfig () ;

//Messungen

(..)

Listing A.1: Minimalbeispiel des Codes fiir die Konfiguration der ASICs

A.1.1. Kommandozeilenprogramm

Zur Automatisierung der Konfiguration mit Hilfe von Skripten und ohne die Notwendigkeit
von C+4 Code wurde ein Kommandozeilenprogamm entwickelt, das die Konfiguration der
ASICs mit Hilfe von lesbaren Textdateien ermdglicht. Der Programmaufruf gestaltet sich wie
folgt:

./chip-interface [-iftype=type] [-devname=path] [-chip=type] [-Nrwop=n]
[-b] [-if=filename] [-help]

Die méglichen Optionen sind in Tabelle aufgelistet.
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Option Funktion Werte Standardwert
-iftype Art des Interfaces usb, rs232 usb
-devname | Verwendete Geritedatei zur /dev/ttySO bzw.
Ubertragung des Bitpatterns /dev/ttyUSB1
-chip Zu konfigurierender Chip klaus2, stic2 klaus2
-Nrwop Anzahl der Konfigurationsdurchgéinge 1,2,... 2
-b Ausgabe der zuriick gelesenen Daten
im Format einer Konfigurationsdatei
-if Dateiname der Konfigurationsdatei standard_tokens.txt
-help Ausgabe der moglichen Optionen

Tabelle A.1.: Optionen fiir das Kommandozeilenprogramm zur Konfiguration der ASICs

A.2. Graphische Benutzeroberflache fiir StiC2.1

Die Anzahl der einstellbaren Parameters ist bei STiC2 sehr umfangreich, sodass sich die
Konfiguration iiber Textdateien als sehr mithsam darstellt. Zur komfortablen Konfiguration
des ASIC wurde daher eine graphische Benutzeroberfliche auf der Grundlage von gtk3+
entwickelt, mit der sich alle Parameter von STiC einstellen lassen. Die Oberflache ist in
Abbildung dargestellt. Sie besteht aus jeweils einer Registerkarte fiir jeden Kanal, sowie
einer weiteren Registerkarte fiir globale Parameter des Chips. Zur Erzeugung des Bitpatterns
werden die im vorigen Abschnitt diskutierten Klassen verwendet, sodass sich die Oberfliche
mit minimalen Anderungen fiir die Verwendung eines anderen Interfaces anpassen lisst. Neben
Schaltflichen zur Konfiguration des ASIC finden sich Schaltflichen zum Offnen oder Speichern
einer Konfigurationsdatei, wie sie durch die in beschriebenen Klassen erzeugt und gelesen
werden. Diese Dateien lassen sich daher auch in anderen Programmen zur Konfiguration
des Chips nutzen. Da die Parameter der einzelnen Kanile meist dhnliche Werte annehmen,
wurde auBerdem eine Funktion zum Kopieren der Parameter eines Kanals auf andere Kaniile
implementiert.

A.3. Software zur Datennahme mit VME-Geraten

Zur Ansteuerung der VME-Einschiibe mit einem im VME-Crate befindlichen Power-PC Mo-
dul? wurden in [T9] Treiber entwickelt, die einen einfachen Zugriff auf die Daten der Einschiibe
erlauben. Die Mdoglichkeiten des Power-PC Moduls im Bezug auf die Durchfithrung von voll
automatisierten Messungen sind jedoch beschrinkt, da nur ein einziger serieller Port zur An-
steuerung weiterer Laborgerite vorhanden ist. Weiter zeigte sich im Laufe der Messung eine
unmittelbare Visualisierung der gemessenen Daten als sehr hilfreich. Daher wurde im Rah-
men dieser Arbeit ein Auslesesystem entwickelt, das die Datennahme auf dem PPC-Modul
steuert und die Messdaten iiber eine Netzwerkverbindung an den PC sendet. Die Datennahme
wurde speziell auf die Kombinierung der Messdaten verschiedener Einschiibe in vollsténdige
Ereignisse aus Zeit- und Spannungsmesswerten ausgelegt. Die verwendeten Einschiibe sind

2Motorola MVME5500
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Chip Global Channel General
Channel 0 Mask vmon ctrl Imon ctrl
Channel 1 0 (NONE) v 0 (NONE) v
Channel 2
Old: N.A. old: N.A. Old: M.A.
Channel 3
Channel 4
Channel 5 Channel DACs
Channel 6 0_DAC O _LADDER_DAC O_LADDER_INPUTBIAS O LADDER_ICOMP
channel7 |0 o 0 o 0 &P 0 o
Channel 8 old: N.A. old: N.A. old: N.A. old: N.A.
Channel 9
Channel 10
Channel 11 Threshold DACs
Channel 12 O_DAC_TBIAS O _DAC_TTHRESH O_DAC_EBIAS O_DAC_ETHRESH
channet 13 1 ° w 0 s 0 s 0 2
channel 14 Old: N.A. Old: N.A. Old: N.A. Old: N.A.
Channel 15
Channel 16
Copy configuration of channel |0 5| tochannels |1-16 |Apply|
Write | | Debug | | OpenconfigFile | | Write ConfigFile |

Abbildung A.2.: graphische Benutzeroberflache fiir die Konfiguration des STiC2-ASICs

die Modelle V785N (16 Kanal peak sensing ADC) und V1290A (32 Kanal TDC) der Fir-
ma CAEN. Eine Kombination der Messdaten zu vollstdndigen Ereignissen wird durch ein
gemeinsames Triggersignal fiir beide Einschiibe moglich. Das Auslesesystem besteht aus ei-
nem Serverprogramm, das die Daten der einzelnen KEinschiibe sammelt, die Ereignisse der
einzelnen Einschiibe (“Subevents”) zu vollsténdigen Ereignissen (“Events”) kombiniert und
iiber eine TCP-Verbindung an den PC sendet. Auf der Seite des PC besteht das System
aus einer Clientklasse, die die Datennahme in einem automatisierten Messaufbau steuert. Die
Kombination von Datennahme und Steuerung der iibrigen Laborgerite (wie zum Beispiel
die Konfiguration des ASIC oder einem Pulsgenerator) in einem Programm ermoglicht die
schnelle Messung eines grofien Parameterbereichs im Vergleich zu modularen Messsystemen
aus separaten Programmen.

A.3.1. Serverseite

In Abbildung [A-3]ist das Flussdiagramm der Daten auf der Serverseite gezeigt.

e Die internen Speicher der Einschiibe werden durch DMA-Zugriffe ausgelesen.
Diese Daten werden analysiert und den einzelnen Ereignissen des Triggers zugeordnet
(“Subevents”).

e Die Subevents werden mittels ihrer Ereignisnummern zu einem Gesamtereignis kom-
biniert und in einer globalen, doppelt verlinkten Liste abgelegt. Dabei werden globale
Listeneintrage, bei denen nicht alle Datensétze vorhanden sind, gel6scht.
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Global Event List DMA Buffer Interner Speicher

| DMA

- TDC
— ] ]
Neueste
ADC-Daten DMA
I_ - ADC

Serialisierung Netzwerk
L 5 >

Abbildung A.3.: Datenfluss im Server des VME-Auslesesystems

e Vollstindigen Eintrégen am unteren Rand der globalen Liste werden Header angehéngt,
die die Ereignisnummer enthalten. Sie werden in einen kontinuierlichen Datenstrom
verwandelt, der iiber das Netzwerk versendet wird.

e Nach Erreichen der vom Clientprogramm angeforderten Anzahl an Ereignissen wird die
Datennahme gestoppt. Dem Client wird ein Datenwort gesendet, welches den Abschluss
der Messung signalisiert.

e Die iibrigen vollstédndigen Eintriage der Listen und ein abschliefendes Datenwort werden
gesendet.

A.3.2. Client

Der entwickelte Client zur Datennahme wurde wieder in einer C++ Klasse implementiert,
um eine Modularisierung zu erreichen und leichte Einbindung in komplexe Messysteme zu
ermoglichen. Er bietet Methoden zur Steuerung des Servers, sowie mehrere Funktionen zum
Setzen sogenannter Callbackfunktionen. Der Nutzer definiert sich eine Funktion der Art

// full event

typedef void (xfullEvCallbackPtr)(EventTypesx);

//adc channel events (channel, value, underflow, overflow)
typedef void (xadcCallbackPtr)(int, unsigned int, bool, bool);
//tdc channel events (channel, time)

typedef void (xtdcCallbackPtr)(int, unsigned int);

Listing A.2: Minimalbeispiel des Codes fiir die Konfiguration der ASICs

und konfiguriert den Client, bei Ubertragung eines bestimmten Ereignisses die entsprechende
Funktion aufzurufen. Im ersten Fall wird die Funktion aufgerufen, sobald ein vollstiandiges
Event zur Analyse vorhanden ist. Der Ubergabewert dieser Funktion ist eine Struktur mit
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allen Messdaten des Ereignisses. In den beiden anderen Féllen ruft der Client die Funktion
bei jedem iibertragenen Messwert des TDC oder ADC auf. Die Kanile, bei denen der Auf-
ruf durchgefiithrt wird, ist konfigurierbar. Dies ist insbesondere niitzlich zur Betrachtung der
Messdaten in Echtzeit. Desweiteren ermoglicht der Client das direkte Speichern aller Event-
daten in einem ROOT-Branch zur spéteren Auswertung.

A.3.3. Kommandozeilenprogramm

Der Client des VME-Auslesesystems stellt sich fiir nicht geiibte Programmierer als relativ
komplex dar, sodass ein Kommandozeilenprogramm zur Steuerung der Auslese entwickelt
wurde. Es bietet ebenfalls die Moglichkeit, die Messungen durch Skripte zu automatisieren.
Das Programm ist zur Speicherung der im Client erzeugten ROOT-Trees ausgelegt. Der Aufruf
gestaltet sich wie folgt:

./dump [--update] [-o=FILE] [-N=NUMBER] [--branchname=NAME]
[--treename=NAME] [--goff] [--repeat] [-h] [--help]

Die moglichen Optionen sind in Tabelle aufgelistet.

Option Funktion Standardwert
—update Anhéngen von Daten an die Ausgabedatei (iiberschreiben)

-0 Ausgabedatei dump.root

-N Anzahl der aufgenommenen Ereignisse 1000

—branchname | Name des erzeugten ROOT-Branch branch

—treename Name des erzeugten ROOT-Trees tree

—goff Deaktivieren der graphischen Ausgabe (Ausgabe aktiviert)
—repeat Wiederholen der Messung fiir Testzwecke  (keine Wiederholung)
-h,~help Ausgabe der moglichen Optionen

Tabelle A.2.: Optionen fiir das Kommandozeilenprogramm des VME-Auslesesystems

A.4. Simulation von SiPM-Auslesesystemen

GosSiP (Generic framework for the simulation of Silicon Photomultipliers) ist eine Simula-
tionsumgebung zur Untersuchung der Eigenschaften von Silizium Photomultipliern[I2]. Sie
ermoglicht die Simulation der Zeitpunkte von ausgelosten Pixeln eines Silizium Photomul-
tipliers durch die SiPM-Dunkelrate oder einen eingehenden Lichtpuls, und generiert Zei-
tinformationen von weiteren ausgelosten Pixeln, die durch Afterpulseeffekte und das Pi-
xeliibersprechen entstehen. Die Simulationsumgebung wurde fiir einen Hamamatsu S10362-
11-100C MPPC validiert. Die Eingabedaten der Simulation bestehen aus den Parametern
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des Sensors, die durch Charakterisierungsmessungen bestimmt werden kénnen. Der Lichtpuls
ldsst sich durch Eingabe einer beliebigen Verteilungsfunktion oder durch GEANT4-generierten
Simulationsdaten beschreiben. Im Rahmen dieser Arbeit wurde diese Simulationsumgebung
erweitert. Mit dieser Erweiterung wird die Simulation von vollstindigen Auslesesystemen, be-
stehend aus dem Silizium Photomultiplier und der Ausleseelektronik, méglich. Die von Gos-
SiP erzeugten Zeitinformationen werden dazu genutzt, ein elektrisches Modell des Sensors
und dessen Verhalten wihrend der Simulationszeit zu erzeugen. Das zu Grunde liegende elek-
trische Modell wurde in Kapitel vorgestellt. Es besteht aus einer aktiven Schaltung zur
Beschreibung des ausgeltsten Pixels und weiteren passiven Komponenten. Zur Monte-Carlo-
Simulation eines Sensors mit diesem Modell werden innerhalb der Simulationszeit giiltige
Schaltungen erzeugt, die sich elektrisch simulieren lassen. Diese Schaltungen werden in der
Beschreibungssprache fiir analoge Schaltungen SPICE erzeugt. Die Schritte zur Erzeugung
dieser sogenannten Netzlisten sind:

e Aus den durch GosSiP erzeugten Zeitinformationen wird die Anzahl der ausgeldsten
Pixel bestimmt.

e Die nicht ausgelosten Pixel werden durch passive Komponenten beschrieben, deren Wer-
te sich aus der Parallelschaltung der passiven Pixel ergeben.

e Die Pixel werden in GosSiP durch ihre Ortskoordinate unterschieden. Diese eindeu-
tige Zuordnung wird genutzt, um die Zeitinformationen fiir jeden mindestens einmal
innerhalb der Simulationszeit ausgeltsten Pixel zu bestimmen.

e Fiir alle ausgelosten Pixel wird eine Netzliste erzeugt. Die Lawinenausbildung wird
durch einen Schalter mit einem Durchgangswiderstand Rp modelliert, die anstelle die-
ses Widerstands gesetzt wird. Die Zeitstempel der Lawinenausbildung werden in der
Netzliste durch stiickweise lineare Spannungsquellen definiert, die die Schalter ein- und
ausschalten. Die Dauer der Lawine wurde zu 7 = 4.5RpC),; definiert. Wéhrend der
Lawine auftretende Zeitstempel werden unterdriickt.

Die so erzeugten Netzlisten kénnen in Kombination mit den Netzlisten der ASICs simuliert
werden. Dazu wurden fiir STiC und KLAuS jeweils Testumgebungen entwickelt, in denen die
generierten Netzlisten eingebunden werden. Diese Simulationen lassen sich gut parallelisie-
ren, jedoch ist die Simulationszeit bei einer hohen Anzahl von ausgelosten Pixeln hoch und
erlaubt nur eine begrenzte Statistik der Simulationsdaten. Deshalb ist insbesondere bei den
groflen Signalen, wie sie bei STiC auftreten, die Simulation nur fiir begrenzte Zeitspannen
moglich. Ein weiteres Problem stellen Lizensierungsprobleme der Simulatoren dar. Die fiir die
Simulation verwendete Computingfarm besteht aus etwa 60 Prozessoren, es sind jedoch nur
32 Lizenzen fiir den mixed mode Simulator verfiighar. Demgegeniiber lassen sich die kleinen
Silizium Photomultiplier, wie sie bei KLAuS verwendet werden, relativ schnell simulieren, da
die Anzahl der ausgelosten Pixel beschriankt ist. Dennoch war zur Produktion einer ausrei-
chenden Menge an Daten fiir die Untersuchung der Pileupeffekte eine Rechenzeit von zwei
Tagen unter konstanter Auslastung von etwa 40 Kernen notwendig.
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Kalibrationskurven
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INL-Bestimmung

Bei der Quantifizierung von Messergebnissen ergeben sich grundsétzlich Abweichungen von
den Erwartungen. In den untersuchten Féllen erwartet man ein lineares Verhalten, jedoch sind
alle Messgrofien nur in einem gewissen Bereich linear. Die Griinde sind unterschiedlich, aber
typischerweise liegt die Ursache in Sattigungseffekten der Elektronik oder dominant werdenen
weiteren Effekten wie z.B. Rauschen bei kleinen Signalen. Das in dieser Arbeit angewandte
Qualitétskriterium ist die integrale Nichtlinearitdt. Um Messgroflen wie die Linearitét des
DAC und den dynamischen Bereich der ASICs eindeutig definieren zu kénnen, wurde ein ein-
faches iteratives Verfahren entwickelt, um die Linearidtseigenschaften stabil zu beschreiben.
In AbbJC.]ist ein typischer Fall eines Messdatensatzes skizziert, die der Algorithmus verar-
beiten konnen soll. Der Fitbereich ist so weit einzuschénken, dass die integrale Nichtliniaritét

>

Messwert

Parameter

Abbildung C.1.: Skizze zur Bestimmung von INL und FSR. Die schwarze Kurve stellt die gemessenen Daten
dar. Die rote Linie ist das Ergebnis der Anpassung ohne Einschrinkung der Anpassungs-
grenzen, die griine Linie stellt den Endzustand des Algorithmus dar.

unter die gesetzte Grenze féllt. Dazu wird nach folgendem Schema vorgegangen:

Fitten im Bereich [a,bl]
Bestimmen der INL und FSR
wenn INL <= INL_max

fertig

sonst

Fitten im Bereich [a+1,b] und [a,b-1]
Bestimmen beider INL

wenn INL(a+1,b) < INL(a,b-1)
neuer Fitbereich = a+1,b
sonst

neuer Fitbereich = a,b-1
Zuriick zum Anfang.
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