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Finalmente, me gustarı́a agradecer a toda mi familia, amigos y a Ignacia, por haber

sido un soporte invaluable a lo largo de este proceso.

III
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Capı́tulo 4. DISEÑO CIRCUITAL DEL FRONT-END 33

4.1. Topologı́a de amplificador escogida . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

4.1.1. Análisis del RC-G . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35

4.1.2. Análisis del RC-G con feedforward o prealimentación . . . . . . . . 51

4.1.3. Topologı́a usada para el diseño . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

4.2. Generación del trigger . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71
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B. Segundo Apéndice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136
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4.8. Esquemático del TIA prealimentado, pequeña señal. . . . . . . . . . . . . . 52

4.9. Amplificador ideal de un polo. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74

4.10. Diagrama de bloques del amplificador del discriminador con compensación de

mismatch. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77

4.11. Inversor con ajuste de umbral de disparo. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78
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4.13. Esquemático del amplificador de realimentación del discriminador. . . . . . . 80
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6.5. Gráfico de la corriente digital consumida cuando se recibe la señal de 1 pixel. 107
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ABSTRACT

This thesis document shows the results of the design and tape-out of an ASIC (ap-

plication specific integrated circuit) capable of reading signals generated by SiPM/MPPC

detectors in a range from 1 pixel to 3000 pixels fired in the detector. In addition, the cir-

cuit is able to fine tune the gain of the SiPM/MPPC sensors, which can be used to correct

discrepancies in the gains of multiple detectors connected to the chip.

From the post layout simulations of the chip, it is possible to conclude that the chip

design fulfills the required specifications. In addition it is able to manage detectors with

capacitances that varies in hundreds of pF.

It is hoped that in the future the circuit could be tested with actual detectors and then

it could be used in particle physics experiments that require to read SiPM sensors.

Keywords: ASIC, SiPM, MPPC, readout circuit, transimpedance amplifier, discriminator.

XI



RESUMEN

El presente documento de tesis expone los resultados del diseño y envı́o a fabricar

de un ASIC (application specific integrated circuit) capaz de leer señales generadas por

detectores SiPM/MPPC en un rango que va desde 1 pixel hasta 3000 pixeles activados.

Además el circuito posee la capacidad de alterar de forma fina la ganancia del sensor que

se encuentra leyendo, de modo que el usuario puede corregir discrepancias en las ganan-

cias de varios detectores conectados al mismo tiempo.

A partir de las simulaciones post layout de chip, se concluye que el circuito cumple

los requerimientos para los que fue diseñado. Además es capaz de manejar detectores de

capacitancias que varı́en en varios cientos de pF.

Se espera que en el futuro el circuito diseñado pueda ser probado con detectores reales

y luego ser usado en experimentos de fı́sica de partı́culas que requieran la lectura de foto-

multiplicadores de silicio.

Palabras Claves: ASIC, SiPM, MPPC, circuito de readout, amplificador de transimpe-

dancia, discriminador.
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CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

Los fotomultiplicadores de silicio (Silicon Photomultiplier, SiPM, Multi-Pixel Photon

Counters, MPPC) son detectores consistentes en múltiples uniones de silicio p-n que, al

ser polarizadas con voltajes cercanos a su voltaje de breakdown, puede detectar fotones

individuales incidentes en su superficie. Para estos detectores existen modelos circuitales

equivalentes (Marano, Bonanno, Garozzo, Grillo, y Romeo, 2016; Corsi, Foresta, Marzoc-

ca, Matarrese, y Del Guerra, 2009; Villa, Zou, Dalla Mora, Tosi, y Zappa, 2015).

La capacidad para detectar fotones individuales incidentes hace que estos sensores

puedan ser usados en experimentos de fı́sica de partı́culas. Si el fotomultiplicador de sili-

cio se combina con un plástico centellador que sea sensible a las partı́culas de interés,

dicho material emitirá luz cuando sea excitado por la partı́cula, y a su vez, dicha luz

será detectada por el fotomultiplicador de silicio, pudiéndose obtener información de la

partı́cula inicial. Ejemplos de esta aplicación se pueden encontrar en (Andreas y cols.,

2013; Gninenko, 2014; Axani, 2019).

Actualmente el experimento Na64 utiliza el ya mencionado principio para detectar

partı́culas (Andreas y cols., 2013; Gninenko, 2014), sin embargo la electrónica usada para

leer los fotomultiplicadores, que consiste en los chip APV25 (French y cols., 2001; Binge-

fors y cols., 1993), no fue diseñada especı́ficamente para esta aplicación. En este trabajo se

propone una circuito alternativo para leer dichos detectores, que además de la capacidad

de lectura ofrece la posibilidad de ajustar la ganancia de los sensores ya mencionados.

1.1. Hipótesis

La hipótesis de este trabajo es que es posible desarrollar un circuito de lectura para

detectores SiPM que cuenten con control de ganancia separado para cada detector, y que

1



sea capaz de leer hasta 3000 fotones detectados por el sensor.

1.2. Objetivos

En concordancia con la hipótesis propuesta, el objetivo general de esta tesis consiste

en desarrollar un circuito integrado para la lectura de los fotomultiplicadores de silicio.

Dentro de los objetivos especı́ficos se encuentran:

1. Diseñar y simular un chip analógico, que permita leer fotomultiplicadores de sili-

cio.

2. Fabricar un circuito integrado con varios canales, que permitan lectura de detecto-

res en paralelo.

3. Controlar automáticamente la ganancia de varios SiPM conectados al mismo chip,

facilitando la obtención de información desde estos dispositivos y compensando

las disparidades de ganancia entre sensores.

4. Poder leer desde 1 hasta 3000 pixeles activados en el MPPC.

5. Ser capaz de manejar detectores con capacitancias de varios cientos de pF.

Los requerimientos anteriores fueron establecidos en conversación con el profesor Ser-

gey Kuleshov, quien está involucrado en el experimento Na64.

1.3. Metodologı́a

Para lograr los objetivos anteriores, se usarán los bloques circuitales: amplificador de

transimpedancia, discriminador, integrador y conversor digital-análogo (DAC) principal-

mente. Se obtendrán las ecuaciones de ruido, ganancia y ancho de banda para conocer

el desempeño de los bloques. Se simularán los circuitos diseñados mediante el progra-

ma LTspice y luego se dibujará el layout del chip mediante las herramientas de Mentor

2



Grpahics. Finalmente se enviará a fabricar el chip.

1.4. Especificaciones del circuito a diseñar

Uno de los requerimientos de diseño es el manejar SiPMs/MPPCs que poseen en torno

a 3600 pixeles, y asumir que se dispararán, como máximo, 3000 pixeles al mismo tiempo.

Por tanto, tal como se verá en la sección 2.4, esto implica que se deberá poder leer la

mı́nima señal entregada por el fotomultiplicador y por el otro lado, una señal hasta 3000

veces mayor; la que será producida por el disparo simultáneo de los 3000 pixeles. Ello

impone que el circuito debe cumplir 2 caracterı́sticas:

1. Poseer suficiente capacidad para resolver las señales más pequeñas entregadas por

el SiPM.

2. Ser capaz de soportar las variaciones de voltaje producidas por la activación de la

mayorı́a de los pixeles de MPPC.

Por otro lado y tal como se verá en la sección 2.2.2, la ganancia del detector puede

cambiar de forma indeseada debido a la temperatura ambiente (Piemonte y Gola, 2019a;

“S13360 series. MPPCs for precision measurement”, 2016; “C-Series Low Noise Blue-

Sensitive Silicon Photomultipliers”, 2014). Por ello se decide agregar una forma de con-

trol del voltaje de polarización del detector. De ese modo el usuario del circuito de readout

puede ajustar de forma fina las ganancias del SiPM mediante el ajuste de su voltaje de po-

larización. Este control del voltaje de polarización es dentro de un rango limitado, pues la

tecnologı́a CMOS con la que se fabricará el chip del circuito de lectura no es capaz de ma-

nejar voltajes superiores a 1,8 V respecto a tierra. Esto impide que el chip pueda generar

3



las diferencias de voltaje necesarias como para polarizar directamente al detector1.

1.5. Estado del arte de circuitos de readout de SiPM

Para la lectura de detectores del tipo SiPM/MPPC existen varias opciones que se pue-

den considerar, las cuales se describen a continuación.

1.5.1. Lectura mediante deconvolución

Una caracterı́stica de los fotomultiplicadores de silicio es que la señal que entregan se

puede modelar como un impulso de corriente. Se sabe que los impulsos tienen una compo-

nente de frecuencia infinita, mientras que los circuitos de lectura tienen una respuesta en

frecuencia finita, por tanto inevitablemente la electrónica de readout modificará la señal

entregada por el MPPC.

Dado que la función de transferencia del circuito de lectura es, en general conocida,

se puede interpretar que el circuito de lectura aplica una convolución a la señal original

mediante su propia función de transferencia. De ese modo se puede usar la operación de

deconvolución a la señal entregada por el circuito de lectura, de modo de reconstruir la

información entregada originalmente por el detector.

Desde el punto de vista del diseño de circuitos, la deconvolución de señales es una

herramienta útil, pues permite diseñar circuitos de lectura “lentos” 2 y reconstruir la señal

original a partir de la versión deformada que entrega la circuiterı́a diseñada.

1El SiPM requiere, en general, al menos 25 V para poder operar, aunque este valor varı́a dependiendo del
modelo de MPPC.
2Lento en comparación a la señal que se quiere leer.
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Un ejemplo de un circuito que usa este principio y que se podrı́a usar para leer SiPMs

es el llamado “APV25”. Este se compone de un amplificador de carga de bajo ruido, un

pulse shaper, una serie de capacitores que almacenan carga y un proceso de deconvolu-

ción de la señal. Un esquema del circuito se puede ver en la figura 1.1, obtenida desde

el artı́culo (French y cols., 2001). Un ejemplo del uso de este circuito para la lectura de

SiPMs se puede ver en el trabajo (Banerjee y cols., 2018).

Figura 1.1. Esquema de un canal del circuito APV25.

Tal como se puede ver en (Bingefors y cols., 1993) y (French y cols., 2001), la principal

ventaja de este enfoque es que permite el uso de un preamplificador de menor bandwidth

para la lectura de los SiPM, lo cual alivia los requerimientos de diseño. Sin embargo su

desventaja es que se requiere un sistema extra para llevar a cabo la deconvolución de las

señales, lo cual agrega complejidad al proceso de reconstrucción de la señal. Por ejemplo

se requiere de un sistema de memoria para almacenar las señales provenientes desde el

preamplificador y un sistema para deconvolucionar la información alojada en dicha me-

moria. En el caso del APV25, se usa un arreglo de capacitores como memoria analógica y

un circuito especial para deconvolucionar la carga alojada en dichos capacitores.
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1.5.2. Lectura mediante resistencia de carga

La lectura mediante resistencia de carga transforma la señal de corriente (proveniente

del detector) en una señal de voltaje, que luego será procesada por la electrónica diseñada.

La transformación desde la corriente producida por el SiPM a una señal de voltaje, se hace

usando un resistor conectado directamente al terminal del MPPC. Dado que la electrónica

lee la señal de voltaje generada por la resistencia de carga, en adelante se nombrará a este

tipo de lectura como “enfoque de voltaje”.

Un diagrama del circuito tı́pico de este enfoque se puede ver en la figura 1.2. Allı́ se

representa al SiPM como un diodo polarizado mediante el alto voltaje llamado “HV”, la

resistencia inferior representa a la resistencia de lectura, y el bloque de la derecha es algún

tipo de amplificador de voltaje.

HV

vOUT

RIN

Figura 1.2. Diagrama de un circuito de lectura de SiPM mediante el enfo-
que de voltaje.
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Esta configuración tiene la desventaja de usar un resistor para transformar la señal de

corriente en una de voltaje. Esto es un problema porque las capacitancias de los SiPM pue-

den ser superiores a 50 pF, e incluso superar 1 nF. Por tanto, el valor de esta resistencia

de lectura formará un filtro pasabajos con la capacitancia del detector.

Tal como se vio en la sección 2.4, el flanco de subida de la señal producida por el de-

tector puede durar menos de 1 ns, aunque ese tiempo es influido por la propia electrónica

de lectura. Por otro lado, la capacitancia del MPPC es, comparativamente a las capacitan-

cias de los circuitos CMOS de la tecnologı́a de 180 nm, mucho mayor. Esto permite hacer

el supuesto de que la capacitancia dominante en el circuito será la del detector.

Si se combinan ambas informaciones, se ve que la resistencia usada para convertir la

señal de corriente en una de voltaje no puede tener un valor demasiado grande. Si dicho

resistor tomase un valor alto, limitarı́a el ancho de banda de todo el resto del circuito de

lectura. Sin embargo, sı́ es deseable que la resistencia de lectura sea lo más grande posible,

pues de ese modo se podrá amplificar en mayor grado la señal del detector. En este punto

se tiene un canje (o trade-off ) entre el objetivo de lograr mayor ganancia y el de lograr

mayor ancho de banda.

En directa relación con lo anterior, y tal como se establece en (Calò y cols., 2019) y

(Liu y cols., 2012), es difı́cil lograr una electrónica con un producto ganancia-ancho de

banda suficientemente grande como para poder leer las señales producidas por pocos pi-

xeles del detector. Esto porque, para lograr suficiente velocidad, se debe reducir el valor

de la resistencia de lectura. Luego, la ganancia de la electrónica posterior, debe ser mayor

para mantener la velocidad de la señal proveniente desde el detector.
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En este enfoque la forma de medir el instante en que arriba una señal es disponiendo

un discriminador (comparador) a la salida de la electrónica de amplificación. Luego se fija

un umbral de comparación que haga que el discriminador se dispare cuando la salida del

amplificador de voltaje supere la referencia. Por tanto, como se señala en (Calò y cols.,

2019), los circuitos desarrollados bajo este enfoque suelen tener limitaciones en su SNR,

lo que repercute en menor resolución temporal. En especı́fico, las limitaciones de resolu-

ción temporal y SNR están relacionadas entre sı́ mediante la ecuación (1.1) (Calò y cols.,

2019; Rivetti, 2015), donde σt es la desviación estándar del instante en que una señal cruza

un umbral de voltaje vth, σnoise es la desviación estándar del ruido de la señal que cruza

el umbral vth, y dvout
dt
|vout=vth representa la derivada de la señal (no ruidosa), al momento

de cruzar el umbral vth. Por tanto, malos desempeños en el ruido electrónico llevan a ma-

los desempeños en resolución temporal; siempre y cuando se mida la resolución temporal

usando un umbral.

σt =
σnoise

dvout
dt
|vout=vth

(1.1)

La causa de que este enfoque tenga limitaciones en su ruido electrónico es que, como

se explica en (Calò y cols., 2019), el ruido total de voltaje del amplificador referido a la

entrada, que comúnmente está asociado a un transistor en configuración Common source,

es sumado directamente al voltaje a través de RIN ; RIN es la resistencia de lectura del

circuito. Esto hace que el ruido se vea amplificado por la resistencia de lectura, al igual

que la señal del detector.

Por otro lado, la resistencia misma contribuye al ruido de la señal, y tal como se ve en

(Säckinger, 2017), dicho ruido vendrá dado por la ecuación (1.2), donde k es la constante
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de Boltzmann, T es la temperatura ambiente medida Kelvin y R es el valor de la resisten-

cia de medición.

Ires
∆f

=

√
4kT

R
(1.2)

En la ecuación (1.2), se ve que a medida que el valor del resistor decrece, el aporte de

ruido de la resistencia de lectura aumenta.

Desde la arista de las ventajas, esta configuración es idónea para cuando se recibirán

señales de gran tamaño, generadas por la activación simultánea de muchos pixeles (Calò y

cols., 2019). En estos casos, las limitaciones del trade-off entre velocidad y amplificación,

y el aspecto del ruido electrónico, se subsanan por la amplitud de la señal proveniente

desde el MPPC.

Algunos ejemplos de este tipo de circuitos son los ASIC: SPIROC (Lorenzo y cols.,

2013) y EASIROC (Callier, Taille, Martin-Chassard, y Raux, 2012), los cuales tienen la

capacidad de ajustar el voltaje de polarización del detector y leer desde 1 hasta 2000 pixe-

les en un detector que entregue≈ 160 fC por pixel. Para ello deben implementar 2 canales

de lectura paralelos para cada detector, uno con baja ganancia y otro con alta ganancia.

Por otro lado, no son circuitos adecuados para mediciones donde se requiere precisión

temporal (Calò y cols., 2019). Ambos se fabrican con un proceso SiGe.

Una mejora a los ASIC anteriores se presenta en el circuito PETIROC (Fleury y cols.,

2013), el cual puede ajustar el voltaje de polarización del SiPM y leer hasta 3000 pixe-

les usando la misma técnica de canales paralelos, sin embargo presenta mejor desempeño

temporal gracias al uso de dispositivos HBT en su proceso de fabricación SiGe (Calò y

9



cols., 2019).

1.5.3. Lectura mediante Amplificador de Carga

Un amplificador de carga o Charge Sensitive Amplifier (CSA) es un dispositivo que

integra la carga que recibe. En dicho sentido, parece razonable usarlos, dado que los foto-

multiplicadores de silicio entregan carga desde sus pixeles.

La configuración clásica de un Charge Sensitive Amplifier se puede ver en el diagrama

1.3. Allı́ el detector y su polarización se representan por el diodo polarizado con alto vol-

taje, mientras que el CSA está formado por el amplificador operacional y su capacitancia

de realimentación CF .

HV

vOUT

CF

Figura 1.3. Diagrama de un circuito de lectura de SiPM que usa un CSA.

En el diagrama 1.3, la carga entrante es acumulada (integrada) en el capacitor de reali-

mentación CF .
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A partir de lo dicho anteriormente, se puede desprender la principal debilidad de este

enfoque de lectura de MPPCs: no es claro en qué momento comenzar y terminar de inte-

grar, de modo de poder leer la información del detector sin que la electrónica sature en el

voltaje de algún riel.

El problema de evitar que el voltaje que arroja el CSA sature debido a que demasiada

carga se acumuló en el capacitor CF , porque arribaron suficientes señales desde el SiPM,

no es menor. En parte es ası́ porque los SiPM poseen ruido oscuro o dark noise, por tanto

envı́an constantemente pulsos de señal, aunque no se haya recibido ningún fotón en el

MPPC.

Para subsanar ello, se podrı́a usar un circuito de Baseline restorer, como en (Abusleme,

Barraza, y Kuleshov, 2018), sin embargo ello agregarı́a complejidad y ruido al circuito.

Los inconvenientes antes mencionados se complementan con las afirmaciones de (Calò

y cols., 2019), en donde se señala que el enfoque de usar CSA no suele ser adecuado para

manejar señales provenientes de muchos pixeles disparados al mismo tiempo. Una razón

para ello es que grandes señales de entrada requieren un capacitor grande3 para poder

manejarlas, de modo que el voltaje a la salida del CSA no sature en los rieles. Lograr

estos valores de capacitancias en circuitos integrados del nodo tecnológico 180 nm es un

desafı́o, tal como se mostrará en el ejemplo siguiente.

Para tener una idea de qué tan grande es la capacitancia necesaria en un CSA, en rela-

ción a las capacitancias posibles de obtener en un circuito integrado de tecnologı́a 180 nm,

se puede adaptar el ejemplo expuesto en (Calò y cols., 2019). La ganancia carga a voltaje

de un Charge Sensitive Amplifier es de 1/CF . Luego, si se toma el caso en que se activan

3Aquı́ nos referimos a un capacitor grande en comparación a las capacitancias parásitas de los transistores
de la tecnologı́a de 180 nm.
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3000 pixeles del detector4, y se considera una ganancia tı́pica de 106 electrones por cada

fotón que activa un pixel, se tiene una carga de entrada al CSA de 480,6 pC. Por simpli-

cidad, si se quiere que los 3000 pixeles generen una señal con una amplitud de 1 V, algo

nada descabellado si se piensa que el voltaje de alimentación de esta tecnologı́a CMOS es

de 1,8 V, entonces se requerirı́a una capacitancia de 480,6 pF .

Cabe señalar que, una tecnologı́a tı́pica de 180 nm puede tener capacitancias de≈ 2 fF

por µm2, y el costo de 1 mm2 de die5 de un chip puede ser de en torno a USD 1000

(SEMICONDUCTOR, s.f.). Teniendo en mente estos números, se ve que el usar un CSA

para leer MPPCs limita, de entrada, la densidad de circuiterı́a capaz de introducirse en el

die, lo cual se puede traducir en costos adicionales.

Adicionalmente, tal como se señala en (Calò y cols., 2019), la mayorı́a de la carga de

la señal del SiPM se encuentra contenida en la “cola” de esta, no en el flanco de subida

inicial. El problema con ello es que, tal como se pudo ver en la sección 2.4, la constante

de tiempo de la cola de la señal es mucho mayor que la constante del flanco de subida de

la misma, esto hace que el circuito reduzca su velocidad de lectura.

No obstante lo anterior, este enfoque también tiene algunas ventajas, las que surgen

de las mismas caracterı́sticas que generan sus desventajas. Al contrario de lo que ocurre

con el enfoque de voltaje, el usar amplificadores de carga es adecuado cuando se deben

medir señales producidas por pocos pixeles del detector. En esos contextos, donde la carga

entregada al circuito no es suficiente como para saturar el voltaje de salida de mismo, se

puede aprovechar la buena ganancia de esta topologı́a.

4Recordar que este es el número máximo de pixeles que se espera que se activen al mismo tiempo.
5El die es el fragmento de silicio en el cual se construye el circuito integrado.
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Aplicaciones de este enfoque de lectura se pueden encontrar en circuitos como CUTIE

(Abusleme y cols., 2018) y los circuitos fabricados por la empresa “Integrated Detector

Electronics AS” (Electronics, s.f.), como por ejemplo el VATA64HDR16 (Meier y cols.,

2010; Bagliesi y cols., 2011). Este último chip posee la capacidad de ajustar el voltaje del

detector mediante un DAC de 8 bits en un rango de 1 V, sin embargo tal como se establece

en (Meier y cols., 2010; Bagliesi y cols., 2011), no se recomienda su uso para detectores

con capacitancias sobre los ≈ 300 pF, y para fotomultiplicadores de silicio que entregan

≈ 0,12 pC de carga por pixel activado puede leer hasta ≈ 458 pixeles del mismo, sin

embargo la linealidad del circuito comienza a degradarse al recibir 12 pC o más carga.

1.5.4. Lectura mediante señales de corriente

Ya se ha expuesto la lectura de las señales del SiPM mediante voltaje y carga, sin em-

bargo también existe la posibilidad de hacer la lectura mediante la corriente que arroja el

detector. En este enfoque la señal de corriente, entregada por el SiPM, debe entrar a un

circuito que la transformará en voltaje que pueda interpretarse. El circuito que transforma

corriente en voltaje recibe el nombre de “amplificador de transimpedancia” (TIA).

En general se tienen 2 grandes tipos de amplificadores de transimpedancia:

1. TIAs basados en un amplificador con realimentación negativa. Dentro de esta ca-

tegorı́a entran los TIAs basados en Opamps en configuración inversora.

2. TIAs basados en un buffer de corriente en lazo abierto. Un ejemplo de este tipo

serı́a un NMOS conectado en configuración Common gate.

Un diagrama de un TIA basado en un amplificador operacional conectado en confi-

guración inversora con ganancia ≈ RF puede verse en la figura 1.4. En ella se aprecia
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que existe una señal de entrada de corriente. Cuando la señal de entrada es de voltaje, se

suele disponer una resistencia en serie a la entrada del circuito. De esa forma, la señal de

voltaje se transforma en una de corriente, para luego ser procesada como señal de entrada

de corriente.

vOUT

RF

iIN

Figura 1.4. Amplificador operacional conectado en configuración inversora.

Los TIAs basados en amplificadores realimentados negativamente poseen la limitación

de que la realimentación se debe mantener activa para que el circuito opere correctamente.

Lo anterior es un desafı́o, dadas las velocidades de la señal del fotomultiplicador de silicio.

Esto es ası́ porque, para que la realimentación negativa se mantenga en estos circuitos, el

amplificador debe conservar una amplificación alta. El conservar la alta amplificación a

altas velocidades es un problema bien conocido en el diseño de circuitos analógicos, y se

sabe que existe un trade-off entre ganancia y velocidad. De ese modo, si se quiere que

un circuito opere a mayor velocidad (cosa que en este caso es necesaria, por la velocidad

de la señal entregada por el SiPM), se podrá lograr a costa de perder ganancia, lo cual no

ayuda a mantener correctamente la realimentación negativa.

Por otro lado, dentro de las ventajas de los TIA basados en un amplificador operacio-

nal, está que es fácil establecer el voltaje DC de entrada del circuito, pues el fenómeno

de cortocircuito virtual fijará un voltaje de entrada igual para el terminal inversor y el no

inversor. La posibilidad de cambiar dicho voltaje de entrada de forma fácil, permitirá un
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ajuste simple de la polarización del fotomultiplicador de silicio.

También existen los amplificadores operacionales de realimentación por corriente (CFA

por su sigla en inglés), los cuales podrı́an ofrecer unan alternativa al Opamp de la figura

1.4. Sin embargo, tal como se ve en (Huizenga y cols., 2012), el desempeño de dichos

dispositivos no es significativamente mejor cuando se tienen detectores de capacitancias

grandes. Por ejemplo, en (Huizenga y cols., 2012) se menciona que se obtienen buenos

resultados para un detector con capacitancia de 35 pF (“S10362-11 series. New type of

Si photon-counting device, Active area: 1x1 mm”, 2009), sin embargo no se asegura un

correcto funcionamiento para capacitancias mayores.

Respecto a los TIA basados en buffers de corriente CMOS, si se hace el análisis de

ruido se puede ver que, en principio, son más ruidosos que sus contrapartes basadas en

amplificadores realimentados negativamente. La explicación intuitiva de este fenómeno es

que la fuente de corriente que polariza al transistor conectado como Common gate, agrega

ruido de corriente que es directamente combinado y amplificado por el mismo circuito

de lectura. A esta misma conclusión se llega en (Säckinger, 2017, p. 305). El detalle del

cálculo de la expresión para la transimpedancia y el ruido del TIA basado en realimenta-

ción y del basado en un buffer de corriente CMOS, se encuentra en el anexo A.

Por otro lado, dentro de las ventajas de los amplificadores de transimpedancia basados

en buffers de corriente, está que no depende de realimentación para ofrecer una baja resis-

tencia de entrada, y funcionan correctamente cuando la señal obtenida desde el detector es

suficientemente grande como para compensar la componente extra de ruido agregada por

la polarización del transistor que actúa como buffer.
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Por último, algunos ejemplos de circuitos de lectura basados en el enfoque de corrien-

te son: el circuito de (Huizenga y cols., 2012), NINO (Powolny y cols., 2011), STiC3

(Stankova y cols., 2015; Harion y cols., 2014), TOFPET2 (Di Francesco y cols., 2016),

BASIC64 (Calò y cols., 2016), FlexToT (Comerma y cols., 2013; Castilla y cols., 2013),

KLauS (Briggl y cols., 2013), el chip basado en la topologı́a SCGA (Dorosz, Baszczyk,

Kucewicz, y Mik, 2018), EXYT (Zhu, Deng, Chen, Liu, y Liu, 2016), ANGUS (Trigilio,

Quaglia, Schembari, y Fiorini, 2014), el circuito con topologı́a Regulated Common Gate

(d. M. Silva y Oliveira, 2014) y MUSIC (Gómez y cols., 2016). De entre los anteriores,

MUSIC reporta la capacidad de controlar el voltaje de polarización del SiPM. Por otro

lado, se fabrica mediante un proceso SiGe.

1.6. Estado del arte de circuitos para control de ganancia de SiPM

Desde la búsqueda bibliográfica se encuentran algunos circuitos integrados que poseen

la funcionalidad de controlar la ganancia de los MPPC que leen mediante el cambio del

voltaje de polarización de los sensores.

El circuito presentado en (Di Lorenzo y cols., 2013; Seguin-Moreau y cols., 2013) po-

see un DAC de 8 bits que tiene la capacidad de variar en 5V el voltaje de polarización del

SiPM. Esto se logra agregando un capacitor de acoplamiento entre el circuito de readout

y el terminal del detector, para después conectar el DAC al terminal por el cual se lee la

señal del detector. Un esquema del circuito se puede ver en la figura 1.5, obtenida desde

(Calò y cols., 2019).

Implementaciones similares, pero con DACs de distinto número de bits y voltajes de

salida se pueden encontrar en (Callier y cols., 2009; Gómez y cols., 2016; Callier y cols.,
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Figura 1.5. Esquema de un canal del chip SPIROC2 (Calò y cols., 2019).

2012; Fleury y cols., 2013).

Además de los anteriores, se presenta el trabajo (Meier y cols., 2010), el cual altera el

voltaje de polarización del detector mediante un DAC, pero a través del CSA usado para

la lectura del SiPM.

Otro enfoque es variar la polarización de los sensores desde fuera de un circuito inte-

grado, por ejemplo en (Lutz, collaboration, y cols., 2012) esto se hace directamente desde

la fuente de polarización del MPPC. Ejemplos similares se pueden ver en los trabajos (Gil

y cols., 2011; Xu y cols., 2011).

Un resumen de las capacidades para alterar el voltaje de polarización de los SiPM de

los trabajos revisados se puede encontrar en la tabla 1.1. Cabe mencionar que de los cir-

cuitos mostrados en la tabla 1.1, solo (Meier y cols., 2010) es fabricado con tecnologı́a

CMOS.
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Tabla 1.1. Resumen de trabajos donde existe un circuito dedicado a variar
polarización de SiPM.

Chip o nombre
del experimento
asociado

Variación
de voltaje

Número de
bits

Resolución de
ajuste de Vbias

SPIROC / SPI-
ROC2 (Calò
y cols., 2019)
(Di Lorenzo
y cols., 2013)
(Seguin-Moreau
y cols., 2013)
(Callier y cols.,
2009)

5 V 8 bits ≈ 19,5 mV

CMS HCAL
group (Lutz y
cols., 2012)

100 V - ≈ 25 mV

NEXTl-IFIC (Gil
y cols., 2011)

5 V 16 2,5 mV

MUSIC (Gómez
y cols., 2016)

1 V 9 1,9 mV

EASIROC
(Callier y cols.,
2012)

4,5 V 8 ≈ 17,5 mV

VATA64HDR16
(Meier y cols.,
2010; Bagliesi y
cols., 2011)

≈ 1 V 8 ≈ 3,5 mV

PETIROC
(Fleury y cols.,
2013)

0,8 V 8 ≈ 3,1 mV

1.7. Organización del documento

El documento de tesis se divide en los siguientes capı́tulos:

1. Fotomultiplicadores de Silicio (SiPM/MPPC): Se describen los fotomultiplica-

dores de silicio, sus ventajas, desventajas, modelo circuital y la señal que produ-

cen.
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2. Estructura del circuito: Descripción del diagrama de bloques de un canal del

chip y justificación general de cada uno.

3. Diseño circuital del front-end: Descripción y justificación detallada del front-end

diseñado a partir del enfoque de lectura establecido en el capı́tulo anterior.

4. Control de ganancia de detectores: Descripción y justificación del circuito de

control de ganancia implementado.

5. Resultados: Resultados obtenidos a partir de simulaciones post layout del chip y

algunas imágenes del circuito integrado

6. Conclusión: Discusión de los resultados obtenidos.
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CAPÍTULO 2. FOTOMULTIPLICADORES DE SILICIO (SIPM/MPPC)

2.1. Estructura de un SiPM

Tal como se expone en (Sadygov, Olshevski, Chirikov, Zheleznykh, y Novikov, 2006;

Dinu y cols., 2007; Acerbi y Gundacker, 2019), un fotomultiplicador de silicio es un fo-

todetector de estado sólido monolı́tico, compuesto por un arreglo de cientos o miles de

fotodiodos puestos en paralelo. Estos son independientes entre sı́ y están conectados a un

nodo de lectura común. A cada fotodiodo también se le conoce como “celda” o “pixel”.

Una representación conceptual de uno de los pixeles que componen a un SiPM, se

puede ver en la figura 2.1. Allı́ se aprecia que la celda se trata de un diodo polarizado

mediante un voltaje negativo con una magnitud sobre el voltaje de avalancha. Luego, si

dicho diodo recibe un fotón, dicho fotón le entregará la energı́a suficiente para que entre

en el régimen de avalancha y comience a conducir corriente.

-HV

Detector

Resistencia 
equivalente
del circuito
de lectura

Figura 2.1. Representación de un pixel de SiPM.

Tal como se menciona en (Klanner, 2019), cada pixel entrega aproximadamente la

misma señal independientemente del número de fotones que simultáneamente hayan ac-

tivado dicho pixel. La suma de las señales producidas por los pixeles es proporcional al

número de pixeles que se activaron, y dado que la ganancia de cada celda es en general
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superior a 105, es fácil distinguir entre la salida producida por distintas cantidades de pi-

xeles activados.

Existen versiones digitales y análogas de estos detectores. Este trabajo se centra en los

fotomultiplicadores de silicio del tipo análogo. Los SiPM análogos cuentan con una resis-

tencia de “amortiguamiento” o quenching, la cual reduce el voltaje del pixel al conducir

cierta cantidad de corriente.

2.2. Algunas caracterı́sticas de los fotomultiplicadores de silicio

Una de las caracterı́sticas de los SiPM/MPPC es que tienen mejor resolución para

pocos fotones. En otras palabras, tienen la capacidad de distinguir si llegaron 1, 2, 3 o

4 fotones en un instante “t1” (por ejemplo), sin embargo no tienen la capacidad de di-

ferenciar si llegaron 999 o 1000 fotones en un instante “t2”. Esta capacidad decreciente

de detectar fotones individuales se puede ver en documentos técnicos de los fabricantes,

como los siguientes: (Ghassemi y cols., 2018) y (Semiconductor Components Industries,

2018).

Otra caracterı́stica de los fotomultiplicadores de silicio es su capacitancia parásita. Tal

como se establece en (Calò y cols., 2019), esta puede ser muy elevada en comparación con

las capacitancias de la electrónica de lectura. Para tener un valor aproximado de las capa-

citancias del detector se puede ver (d. M. Silva y Oliveira, 2014), en donde se aproxima

la capacitancia de un SiPM por un valor de 300 pF, sin embargo se debe notar que dicho

número dependerá del detector en particular.

Una capacitancia de 300 pF es grande para tecnologı́as de 180 nm, que es el nodo

tecnológico en el cual se fabricará el chip aquı́ diseñado. Un ejemplo de ello es que el
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mayor valor que puede tener un capacitor implementado mediante las celdas estándares

de la tecnologı́a de fabricación, es de 1,8 pF.

Finalmente, el detector para el que se pensó el circuito diseñado posee 500 pF de ca-

pacitancia, lo cual ejemplifica aún más la inmensa capacitancia que esto representa para

la electrónica diseñada.

2.2.1. Ventajas de los SiPM/MPPC y sus usos

Tal como se establece en (Acerbi y Gundacker, 2019), estos detectores tienen co-

mo ventaja que permite detectar y contar fotones con sensibilidad de fotones unitarios

(Renker, 2006; Acerbi y cols., 2015; Buzhan y cols., 2009). Además la avalancha interna

es suficientemente rápida como para obtener información sobre el tiempo de llegada de

los fotones en un rango de varias decenas de picosegundos (Cova, Ghioni, Lacaita, Samo-

ri, y Zappa, 1996; Acerbi y cols., 2014; Nemallapudi, Gundacker, Lecoq, y Auffray, 2016).

Algunos de los usos para estos detectores son (Klanner y Sauli, 2019): imágenes médi-

cas, biofotónica, fı́sica de partı́culas y LiDARs.

2.2.2. Desventajas de los SiPM/MPPC

Dark noise

Otro reto que presentan los detectores SiPM/MPPC es el en su salida. La principal

fuente de ruido de la señal es el dark noise o dark count. Este consiste en “falsos positivos”

que entrega el detector, señalando que ha detectado un fotón, cuando en realidad no ha

arribado ninguno al detector. Tal como se menciona en (Semiconductor Components In-

dustries, 2018), esta fuente de ruido se produce, principalmente, por electrones térmicos
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que se generan en el detector mismo. Por tanto, cada señal de ruido oscuro se produce por

un electrón térmico que desencadena una avalancha en algún fotodiodo del detector. El

dark noise se relaciona con la temperatura según la ecuación (2.1), tal como se menciona

en (Piemonte y Gola, 2019a). En dicha ecuaciónEa es la energı́a de activación relacionada

con el bandgap del silicio, k es la constante de Boltzmann y T es la temperatura en Kelvin.

DN(T ) ∼ exp

(
−Ea
kT

)
(2.1)

La tasa de generación de fotones térmicos, y por tanto la cantidad de ruido oscuro me-

dido, también está relacionado con el voltaje de polarización del circuito; a mayor voltaje

de polarización, mayor el ruido oscuro. Aunque el efecto del voltaje de polarización no

se ve directamente en la ecuación (2.1), en (Piemonte y Gola, 2019b) se menciona que su

efecto es el de variar Ea, al alterar el efecto túnel.

Variabilidad de ganancia de los SiPM

Tal como se puede ver en (Piemonte y Gola, 2019a) y en las hojas de datos de fabri-

cantes como SensL y Hamamatsu (“S13360 series. MPPCs for precision measurement”,

2016; “C-Series Low Noise Blue-Sensitive Silicon Photomultipliers”, 2014), sı́ existe una

dependencia entre la temperatura a la que está sometido el detector y su desempeño. La

temperatura tiene un efecto en la ganancia del detector, es decir, en la cantidad de carga

que entrega cada pixel al ser disparado por 1 fotón.

Por otro lado, también como se puede ver en (Piemonte y Gola, 2019a) y en las hojas

de datos de los fotomultiplicadores de silicio, otro parámetro que afecta la ganancia de los

MPPCs es el voltaje con el cual se polarizan. La relación entre dicho voltaje y la ganancia

es lineal y suele representarse en las hojas de datos mediante un gráfico como el de la
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figura 5.1 mostrada en la sección 5.1.1.

2.3. Modelo circuital de un SiPM/MPPC

Desde los trabajos (Acerbi y Gundacker, 2019; Seifert y cols., 2009; Powolny y cols.,

2011; Avella, Santo], Lohstroh, Sajjad, y Sellin, 2012; Corsi y cols., 2006; Marano y cols.,

2013) se puede ver que el modelo circuital de una celda de SiPM es el mostrado en las

figuras 2.2 y 2.3; la figura 2.2 representa el modelo de gran señal de la celda, mientras que

la figura 2.3, el modelo de pequeña señal.

En ambas figuras (2.2 y 2.3) se puede ver que, además del fotodiodo y la resistencia de

quenching, existen las capacitancias CQ y CD. Estas corresponden a capacitancias propias

del modelo más exacto de una celda del SiPM.

RQ

Fotodiodo

CQ

CD

Figura 2.2. Modelo de gran señal de un pixel de SiPM.

El modelo circuital para un SiPM completo equivale a disponer, tantas celdas en pa-

ralelo como pixeles tenga el detector. Además de ello se agrega una capacitancia parásita
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RQ

Fotodiodo

CQ

CD
VBD

RD

Figura 2.3. Modelo de pequeña señal de un pixel de SiPM.

adicional a dicho circuito, la cual corresponde a efectos del empaquetado del dispositivo.

Considerando aquello, el modelo circuital de un SiPM que considere todas sus celdas, se

verá como en la figura 2.4.

Los valores de los componentes del modelo mostrado en la figura 2.4 deben ser obte-

nidos mediante pruebas experimentales para cada modelo de SiPM que se quiere analizar.

Ejemplos de trabajos donde se muestran estos valores para algunos modelos de detectores

son: (Rychter, 2016; Lauritzen, 2017; Powolny y cols., 2011; Corsi y cols., 2007; Seifert

y cols., 2009; Avella y cols., 2012). En el proceso de diseño expuesto en esta tesis, no se

contaba con la información de qué fotomultiplicador de silicio serı́a el conectado al cir-

cuito diseñado, por tanto no se buscó obtener los valores de los componentes mostrados

en la figura 2.4 para un detector en particular.
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RQCQ

CD
VBD

RD

RQCQ

CD
VBD

RD

RQCQ

CD
VBD

RD

CM

Figura 2.4. Modelo de pequeña señal de un SiPM.

2.4. Cálculo de señal entregada por el SiPM

Tal como se expone en el trabajo (Corsi y cols., 2006), la forma de onda entregada por

el SiPM puede ser producida por el circuito de la figura 2.5. En dicho modelo se considera

que el circuito de lectura solo ofrece una carga resistiva, llamada RS .

iq

iav
CD

RQ CQ

iq
CEQ

CG

Rs

iout

Figura 2.5. Modelo de pequeña señal de un SiPM.

En el modelo de la figura 2.5:

CEQ = [(NT −Nf ) · CD] ‖ [(NT −Nf ) · CQ].

NT : Número total de pixeles en el SiPM.
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Nf : Número de pixeles disparados en el SiPM.

iAV : Corriente generada cuando se disparan Nf pixeles.

RS: Resistencia de entrada del TIA.

La función de transferencia asociada al circuito de la figura 2.5 se puede ver en la

ecuación (2.2), posee 2 polos y 1 cero. Para modelar correctamente el comportamiento del

detector, se asume que la entrada iav corresponde a un impulso en el tiempo y que la carga

entregada corresponde a la integral de la corriente (Corsi y cols., 2006).

H(s)sipm =
iout
iav

=
1

1 + s ·RS (CEQ + CG)
· 1 + s · CQRQ

1 + s · (CD + CQ)RQ

·Nf (2.2)

El efecto de los 2 polos se aprecia en la señal que el detector genera. Al evaluar las

constantes de tiempo asociadas, se verá que τ1 = RS(CEQ+CG) es más lenta que la cons-

tante τ2 = RQ(CD + CQ). Además se ve que τ1 depende de la resistencia de entrada que

ofrece el circuito de lectura, mientras que τ2 es independiente de la electrónica de readout.

El efecto de que la señal del MPPC posea 2 constantes de tiempo se aprecia en la for-

ma de onda producida, y aunque la constante τ1 depende de la electrónica de medición,

la forma suele ser similar a la de la figura 2.6. Allı́ el efecto de la constante rápida (τ1)

se nota en el flanco de subida de la señal y en la sobreoscilación inicial. El efecto de la

constante de tiempo lenta (τ2) se aprecia en el retorno a lı́nea base.
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Figura 2.6. Forma de onda generada por un MPPC (“S13360 series.
MPPCs for precision measurement”, 2016).
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CAPÍTULO 3. ESTRUCTURA DEL CIRCUITO

3.1. Circuito de lectura escogido

Después de observar los distintos enfoques en la revisión bibliográfica, se llegó a la

conclusión de que el mejor enfoque posible para el problema planteado es un circuito de

lectura del tipo amplificador de transimpedancia de lazo abierto. Las razones para esto

son:

1. Se requiere sensibilidad suficiente para leer las señales de 1 pixel del detector. Esto

lleva a descartar a los circuitos de lectura mediante voltaje.

2. Se requiere leer señales de hasta 3000 pixeles. Esto lleva a descartar el implemen-

tar un Charge Sensitive Amplifier.

3. Tal como se vio en el capı́tulo 2, las señales producidas por estos detectores pue-

den llegar a tener en torno a 1 ns de duración para su flanco de subida. Esta veloci-

dad lleva a descartar a los TIA basados en realimentación, pues estas velocidades

son difı́ciles de alcanzar si se consideran las capacitancias de los MPPC, que en

comparación a las capacitancias parásitas de la tecnologı́a de 180 nm, son grandes.

Adicionalmente, si se ve (Calò y cols., 2019), se puede constatar que el enfoque de am-

plificador de transimpedancia es el más frecuente entre los circuitos de lectura de SiPMs.

Ello refuerza la decisión tomada.

Por último, en (d. M. Silva y Oliveira, 2014) se llega a la misma conclusión anterior,

argumentando que el TIA de realimentación puede, fácilmente, ser dimensionado para

operar con un APD en su entrada, con un CD del orden de 10 pF. Sin embargo, aparecen

dificultades si se quiere usar un SiPM en su entrada, con CD de un orden de magnitud
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mayor.

La ubicación del circuito de lectura, etiquetado como TIA, se puede ver en el diagrama

de bloques de la figura 3.1.

3.2. Procesamiento posterior al TIA

Una vez que la señal ha sido leı́da por el TIA, se deben medir dos datos: el instante

en que se recibe la carga y la cantidad de pixeles activados en el detector. Para conocer la

primera de ellas se decide implementar un discriminador. El discriminador debe activarse

cuando la señal entregada por el TIA indique que uno o más pixeles se han disparado. La

salida del discriminador, por tanto, entrega una señal digital que dura mientras el detector

esté entregando corriente. Un análisis detallado de qué tipo de discriminador se debe im-

plementar se hará en la sección 4.2.

Para conocer la cantidad de pixeles disparados en el detector se puede crear un bloque

destinado a este fin, o usar la información ya entregada por el discriminador. Después de

analizar ambas opciones se decide implementar un nuevo bloque circuital que tiene la fun-

ción de integrar. La información de este bloque se puede adicionar a la ya entregada por el

discirminador, de modo de leer con mayor precisión la cantidad de pixeles activados. La

justificación detallada de esta decisión se encontrará en la sección 4.3.

3.3. Ajuste de ganancia de SiPM

Dada la revisión bibliográfica mostrada en la sección 1.6, se escoge implementar un

DAC que sea capaz de alterar el voltaje de polarización del SiPM. Para ello se conectará

el DAC al terminal que entrega la señal de parte del SiPM, y se ubicará un capacitor de
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acoplamiento entre dicho nodo y el nodo de entrada al TIA; el capacitor de acoplamiento

y el DAC se pueden ver en la figura 3.1.

Podrı́a ocurrir que el DAC absorbiera parte de la señal proveniente desde el MPPC,

lo cual restarı́a precisión al circuito de lectura. Para evitar esto se decide diseñar un DAC

con alta resistencia de salida, de modo que la mayor parte de la señal proveniente desde

el SiPM entre al TIA gracias a su baja resistencia de entrada. Sin embargo, si el DAC

posee alta resistencia de salida, ello podrı́a impedir que fijase adecuadamente el voltaje en

su nodo de salida. Dicho problema no ocurrirá pues se busca que el DAC opere solo en

DC, por tanto el capacitor de acoplamiento evitará que el TIA cargue al nodo de salida

del DAC. Por otro lado, el detector SiPM actúa como un circuito abierto en DC, por tanto

tampoco cargará la salida del DAC.

Cálculos detallados sobre el diseño del DAC se encontrarán en el capı́tulo 5.

3.4. Diagrama de bloques de uno de los canales del chip

En la figura 3.1 se presenta el diagrama de bloques de un canal del chip diseñado.

Los bloques encerrados con una lı́nea roja corresponden a estructuras al interior del chip,

lo encerrado en una lı́nea azul corresponde al fotomultiplicador de silicio y el capacitor

restante es un capacitor de acoplamiento.

La salida diferencial del integrador (vOUT INT)1 es usada para identificar pocos pixe-

les disparados, mientras que la salida directa del TIA (vOUT TIA) se usa para medir un

número mayor a cientos de pixeles disparados. Por otro lado la salida del discriminador

1La salida diferencial del integrador se nombra vOUT INT, sin embargo esta se compone de 2 ramas de señal,
una se llama vOUT INT DER y la otra vOUT INT IZQ.
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(vOUT DISC) sirve para identificar el momento en que arriba una señal desde el SiPM y

también puede usarse para identificar un vecindario acotado de pixeles disparados.

La señal producida por el SiPM se conecta al nodo vIN TIA EXT, nodo que puede ver

alterado su potencial debido al efecto del DAC. Para que el ajuste del voltaje en el nodo

vIN TIA EXT no afecte el punto de operación del TIA, se dispone el capacitor de acopla-

miento mostrado en la figura 3.1. El nodo que se encuentra a continuación del capacitor

de acoplamiento se nombra vIN TIA INT.

DAC TIA

Discriminador

Integrador

-HV

vIN_TIA_EXT vIN_TIA_INT

vOUT_TIA

vOUT_INT

vOUT_DISC

: Detector : Interior del chip

Canal 1

Canal 4

Figura 3.1. Diagrama de bloques de uno de los 4 canales del chip.
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CAPÍTULO 4. DISEÑO CIRCUITAL DEL FRONT-END

4.1. Topologı́a de amplificador escogida

Tal como se vio en la sección 3.1, el circuito que recibirá la señal desde el SiPM será

un amplificador de transimpedancia no basado en un amplificador operacional. Sin em-

bargo, en dicha categorı́a caben varias topologı́as de circuitos, siendo la más simple un

transistor conectado en configuración de buffer de corriente. Esta se descarta en favor de

una versión mejorada, llamada Regulated Common-Gate (RC-G) (d. M. Silva y Oliveira,

2014; Säckinger, 2017).

Tal como se puede ver en (d. M. Silva y Oliveira, 2014) y (Säckinger, 2017, p. 312-

313), esta nueva opción de topologı́a tiene la ventaja de, para una misma corriente de

polarización, poseer menor resistencia de entrada, mayor gm y mayor ancho de banda.

Para lograr lo anterior, se agrega un amplificador de boost al transistor conectado como

buffer de corriente. Esto permite, al menos en principio, reducir a resistencia de entrada

del TIA por un factor de ≈ 1/Aboost; Aboost es la ganancia del amplificador de boost. El

circuito resultante se ve en la figura 4.1.

Si bien el transistor que actúa como booster (transistorM2) está ejerciendo realimenta-

ción, lo cual pondrı́a a esta topologı́a en la misma categorı́a que los TIA de “realimentación”,

este TIA no usa un amplificador operacional y, a diferencia de la topologı́a con Opamp, la

red de realimentación no está directamente relacionada con la ganancia del circuito. Este

último punto es importante, pues en el Regulated Common-Gate la ganancia vendrá dada

por la resistencia RX . Ello desacopla la red de realimentación de la ganancia del circuito.

Habiendo establecido al RC-G como una opción para amplificador de lectura de los

MPPC, se explora una segunda alternativa, la cual se presenta en el artı́culo (Ghimouz,
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VDD VDD

Rx

M2

M1

iin
CD

IB1

IB2

vout

Figura 4.1. Regulated Common-Gate.

Rarbi, Gallin-Martel, y Rossetto, 2018) y su topologı́a se puede ver en la figura 4.2. El

circuito de la figura 4.2 es parecido al RC-G, sin embargo posee un tercer transistor (M3)

que prealimenta la señal hacia el transistor de boost. Dicho transistor de prealimentación

amplifica la señal y además cambia el punto de operación del transistor de boost, llevándo-

lo a un potencial distinto al del voltaje de entrada del circuito completo.

A continuación se presenta el análisis de las 2 topologı́as de TIA expuestas en las fi-

guras 4.1 y 4.2. Finalmente se expone la elección de la topologı́a elegida para ser usada en

el chip.
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VDD VDD

RD1

M2

M1

iIN
CD

IB1

ID2

vOUT_TIA

VDD

RD3

M3

VB3

Figura 4.2. Regulated Common-Gate con prealimentación.

La metodologı́a de diseño consiste en calcular las expresiones analı́ticas correspon-

dientes al parámetro que se quiere conocer, y luego utilizar la técnica de gm/ID para obte-

ner los valores numéricos buscados. La técnica gm/ID obtiene lookup tables para distintos

tamaños de transistores de la tecnologı́a, las que luego permiten conocer el comporta-

miento del transistor diseñado. Una exposición detallada de esta técnica se encuentra en

(Jespers y Murmann, 2017).

4.1.1. Análisis del RC-G

Para el análisis del Regulated Common-Gate se decidió calcular: función de transfe-

rencia, ancho de banda, margen de fase y ruido.
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Función de transferencia del RC-G

El circuito de pequeña señal del RC-G se ve en la figura 4.3. En este, la capacitancia

Cd es la del detector, Cgs representa las capacitancias parásitas entre gate y source para

los transistores 1 y 2, y Cgd1 representa la capacitancia parásita entre gate y drain del tran-

sistor M1.

Iin
Cd+Cgs2

gm2·vi

Vout

ro2

ro1
gm1·(vx-vi)

Cgs1

Rx

Cgd1

Vi

Vx

Figura 4.3. Regulated Common-Gate, circuito de pequeña señal.

Para facilitar el análisis, se decide usar el Teorema de 3-Elementos Extra (R. Middle-

brook, 1989; R. D. Middlebrook, Vorpérian, y Lindal, 1998). Además, en base al diagrama

de Bode que produce un ejemplo del circuito anterior y a lo visto en (d. M. Silva y Olivei-

ra, 2014), se asume que los ceros de la función de transferencia del circuito están ubicados

suficientemente lejos (a alta frecuencia) de los polos. Un ejemplo de diagrama de Bode

para la respuesta en frecuencia del circuito se puede ver en la figura B.1 ubicada en la

sección B del anexo.
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Por tanto el análisis se centrará en el denominador de la función de transferencia y la

componente DC de la misma. Esta última es simplemente Rx. Esto está en concordancia

con la literatura y con el comportamiento de un buffer de corriente.

Por otro lado el denominador de la función de transferencia, que está fuertemente re-

lacionado con el ancho de banda del circuito, resulta ser de la forma (4.1), en donde los

factores α, β y γ corresponde a (4.2), (4.3) y (4.4) respectivamente; allı́ Av = gm · ro.

1 + α · s+ β · s2 + γ · s3 (4.1)

α =
(Av1 + 1)(Rx(Av2 + 1) + ro2)

Av1(Av2 + 1) + 1
· Cgd1+

(Av2 + 1)(ro1 +Rx) + ro2
Av1(Av2 + 1) + 1

· Cgs1+

ro1 +Rx

Av1(Av2 + 1) + 1
· Cdi

(4.2)

β =
(Av1 + 1)(Rx(Av2 + 1) + ro2)

Av1(Av2 + 1) + 1
· Cgd1 ·

ro1
Av1 + 1

· Cgs1+

(Av1 + 1)(Rx(Av2 + 1) + ro2)

Av1(Av2 + 1) + 1
· Cgd1 ·

ro2 ·Rx(Av1 + 1) + ro1(ro2 +Rx)

(Av1 + 1)(Rx(Av2 + 1) + ro2)
· Cdi+

Av2(ro1 +Rx) + ro1 + ro2 +Rx

Av1(Av2 + 1) + 1
· Cgs1 ·

ro2(ro1 −Rx)

(Av2 + 1)(ro1 −Rx) + ro2
· Cdi

(4.3)

γ =
(Av1 + 1)(Rx(Av2 + 1) + ro2)

Av1(Av2 + 1) + 1
· Cgd1 ·

ro1
Av1 + 1

· Cgs1·

1

gm2 + (1/ro2) + (1/Rx)
· Cdi

(4.4)
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La solución presenta un polo real y 2 polos complejos conjugados (como era de es-

perarse de ver el diagrama de Bode en LTspice), pero es una expresión complicada de

observar y no entrega mucha intuición para el diseño. Por ello se hacen simplificaciones

razonables al denominador (4.1), se asume que |Av1| � 1, |Av2| � 1, y que los valores

de Rx, ro1 y ro2 son del mismo orden de magnitud. Con estas simplificaciones se llega al

denominador (4.5), donde δ, ε y ζ corresponden a (4.6), (4.7) y (4.8) respectivamente.

1 + δ · s+ ε · s2 + ζ · s3 (4.5)

δ = Rx · Cgd1 +
ro1 +Rx + ro2

Av1
· Cgs1 +

ro1 +Rx

Av1 · Av2
· Cdi (4.6)

ε =
Rx · ro1
Av1

· Cgd1 · Cgs1 +
ro2Rx

Av2
· Cgd1 · Cdi +

(ro1 −Rx)ro2
Av1 · Av2

· Cgs1 · Cdi (4.7)

ζ = Rx · Cgd1 ·
ro1
Av1
· Cgs1 ·

Cdi
gm2 + (1/ro2) + (1/Rx)

(4.8)

Las ecuaciones aproximadas debe usarse con extremo cuidado, prefiriéndose las ex-

presiones exactas. Sin embargo se presentan las aproximaciones para que el lector pueda

tener una intuición del comportamiento del sistema.
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Ancho de Banda del circuito

Un enfoque usual para determinar el ancho de banda del circuito es utilizar la técnica

OCτ . Sin embargo esa técnica asume que el circuito analizado posee un polo dominante,

lo cual no ocurre cuando este TIA se conecta a un detector de alta capacitancia (alto Cd).

La alta capacitancia de los detectores SiPM/MPPC hacen que, en general, se tenga un po-

lo complejo conjugado en el sistema resultante. Por ello, se ve que la forma más certera

de obtener el valor numérico del ancho de banda del circuito es calcularlo directamente

mediante programas computacionales a partir del denominador exacto visto en las ecua-

ciones (4.1), (4.2), (4.3) y (4.4) y las lookup tables de la técnica gm/ID obtenidas para la

tecnologı́a.

Margen de fase del RC-G

Para el análisis de estabilidad de este circuito, se usó el análisis de razón de retorno.

Partiendo desde el circuito de la figura 4.1, se rompe el lazo en el transistor M2, resultando

el circuito de pequeña señal mostrado en la figura 4.4.

Esto arroja la ganancia de lazo (T (s)) igual a la expresión en (4.9), donde a, b, c, d y e

corresponden a (4.10), (4.11), (4.12), (4.13) y (4.14) respectivamente.

T (s) =
Av1Av2
Av1 + 1

· s2 · a+ s · b+ 1

s3 · c+ s2 · d+ s · e+ 1
(4.9)

a =

(
Rx +

Rx

A1

)
· Cgd1 · Cgs1 ·

(
1

gm1 + 1/ro1

)
(4.10)

39



Cd+Cgs2

Vout

ro2

ro1
gm1·(vx-vi)

Cgs1

Rx

Cgd1

gm2·vi

st
Vi

Vx

Figura 4.4. Circuito usado para el análisis de razón de retorno del Regula-
ted Common-Gate.

b =

(
Rx +

Rx

A1

)
· Cgd1 +

(
Rx + ro1
Av1

)
· Cgs1 (4.11)

c = (Rx + ro2) · Cgd1 ·
ro1

Av1 + 1
· Cgs1 ·

Rxro2
Rx + ro2

· Cdi (4.12)

d = (Rx + ro2) · Cgd1 ·
ro1

Av1 + 1
· Cgs1 + (Rx + ro2) · Cgd1·

Rx(ro2(Av1 + 1) + ro1) + ro1ro2
(Rx + ro2)(Av1 + 1)

· Cdi +

(
Rx + ro1 + ro2

Av1 + 1

)
·

Cgs1 ·
ro2(Rx + ro1)

Rx + ro1 + ro2
· Cdi

(4.13)
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e = (Rx + ro2) · Cgd1 +

(
Rx + ro1 + ro2

Av1 + 1

)
· Cgs1 +

(
Rx + ro1
Av1 + 1

)
· Cdi (4.14)

Es claro que difı́cilmente se podrá determinar la estabilidad “a mano” a partir de las

ecuaciones anteriores. Es por ello que estas son introducidas a un programa de compu-

tación cientı́fica, el cual permite establecer el margen de fase que poseerá el cuircuito. El

margen de fase se usará como criterio para juzgar la estabilidad del circuito.

Cálculo de ruido del RC-G

Al igual que en los análisis anteriores, el circuito del TIA es el de la figura 4.1. No

se incluyó la capacitancia de carga en el análisis de ruido para simplificar el análisis y

porque la intuición dice que el ruido a la salida solo disminuirá al colgar una capacitancia

en el nodo de salida. Por ello el resultado real solo podrı́a mejorar respecto al teórico (esto

solo en referencia al ruido). Luego, el modelo en pequeña señal que se analiza es el ya

mostrado en la figura 4.3.

Usando el teorema de 3-Elementos Extras (R. D. Middlebrook y cols., 1998), se pro-

cede a simplificar el análisis, tomándose como elementos extra las capacitancias. Las 3

fuentes de ruido consideradas son la resistencia Rx y los 2 transistores. Para el análisis de

ruido de la resistencia Rx se usa el circuito de la figura 4.5, para el del transistor M1 se

usa el de la figura 4.6 y para el del transistor M2 el de la figura 4.7.

Desde estos circuitos, se obtienen las funciones de transferencia de ruido NTF. La NTF

exacta para Rx se ve en las ecuaciones (4.15), mientras que las NTF exacta para el transis-

tor M1 y M2 se ve en (4.16) y (4.17) respectivamente. El operador paralelo (‖)1 representa

1Este operador proviene de la resistencia resultante de ubicar 2 resistores en paralelo.
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Iin
Cd+Cgs2

gm2·vi

Vout

ro2

ro1
gm1·(vx-vi)

Cgs1

Rx

Cgd1

i2Rx

Vi

Vx

Figura 4.5. Circuito para el cálculo de ruido de resistencia Rx.

Iin
Cd+Cgs2

gm2·vi

Vout

ro2

ro1
gm1·(vx-vi)

Cgs1

Rx

Cgd1

i2T1

Vi

Vx

Figura 4.6. Circuito para el cálculo de ruido de transistor M1.

la operación: a ‖ b = a·b
a+b

.
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Iin
Cd+Cgs2

gm2·vi

Vout

ro2

ro1
gm1·(vx-vi)

Cgs1

Rx

Cgd1

i2T2
Vi

Vx

Figura 4.7. Circuito para el cálculo de ruido de transistor M2.



NTFRx = (Rx ‖ ro1) · Num(s)
Den(s)

Den(s) = 1 + ro2+(Ao2+1)(Rx+ro1)
s·Cdiro2(Rx+ro1)

+ s · Cgd1(Rx ‖ ro1) + 1
s·Cgs1ro2

+

ro2+(Ao2+1)(Rx+ro1)
s·Cdiro2(Rx+ro1)

· s · Cgd1
(
ro1 ‖

(
Rx(Ao2+1)+ro2

Ao2+1

))
+

ro2+(Ao2+1)(Rx+ro1)
s·Cdiro2(Rx+ro1)

· 1+Ao1+Ao1·Ao2

s·Cgs1((Ao2+1)(Rx+ro1)+ro2)
+ s · Cgd1(Rx ‖ ro1) · 1+gm1(Rx‖ro1‖ro2)

s·Cgs1(Rx‖ro1‖ro2) +

ro2+(Ao2+1)(Rx+ro1)
s·Cdiro2(Rx+ro1)

· s · Cgd1
(
ro1 ‖

(
Rx(Ao2+1)+ro2

Ao2+1

))
· 1+Ao2

s·Cgs1ro1

Num(s) = 1 + 1+gm2(ro1‖ro2)
s·Cdi(ro1‖ro2)

+ 1
s·Cgs1ro2

+
Cgd1

Cdi
+

1+gm2(ro1‖ro2)
s·Cdi(ro1‖ro2)

Ao1(Ao2+1)+1
s·Cgs1(ro1(Ao2+1)+ro2)

+
Cgd1

Cgs1
+

Cgd1

Cdi
· Ao1+1
s·Cgs1ro1

(4.15)
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NTFT1 = −(Rx ‖ ro1) · Num(s)
Den(s)

Den(s) = 1 + ro2+(Ao2+1)(Rx+ro1)
s·Cdiro2(Rx+ro1)

+ s · Cgd1(Rx ‖ ro1) + 1
s·Cgs1ro2

+

ro2+(Ao2+1)(Rx+ro1)
s·Cdiro2(Rx+ro1)

· s · Cgd1
(
ro1 ‖

(
Rx(Ao2+1)+ro2

Ao2+1

))
+

ro2+(Ao2+1)(Rx+ro1)
s·Cdiro2(Rx+ro1)

· 1+Ao1+Ao1·Ao2

s·Cgs1((Ao2+1)(Rx+ro1)+ro2)
+ s · Cgd1(Rx ‖ ro1) · 1+gm1(Rx‖ro1‖ro2)

s·Cgs1(Rx‖ro1‖ro2) +

ro2+(Ao2+1)(Rx+ro1)
s·Cdiro2(Rx+ro1)

· s · Cgd1
(
ro1 ‖

(
Rx(Ao2+1)+ro2

Ao2+1

))
· 1+Ao2

s·Cgs1ro1

Num(s) = 1 + Ao2+1
s·Cdiro2

+ 1
s·Cgs1ro2

+
Cgd1

Cgs1
+

Cgd1·gm2

s·Cgs1Cdi

(4.16)



NTFT2 = Rx‖ro1‖ro2
1+gm1(Rx‖ro1‖ro2) ·

Den(s)
Num(s)

Den(s) = 1 + (Ao1+1)(gm2(Rx‖ro2)+1)
s·Cdi((Rx‖ro2)(Ao1+1)+ro1)

+ 1
s·Cgd1((Rx‖ro1)+ro2(gm1(Rx‖ro1)+1))

+

s·Cgs1(Rx‖ro1‖ro2)
1+gm1(Rx‖ro1‖ro2) + (Ao1+1)(gm2(Rx‖ro2)+1)

s·Cdi((Rx‖ro2)(Ao1+1)+1)
· 1
s·Cgd1(Rx+ro2)

+

(Ao1+1)(gm2(Rx‖ro2)+1)
s·Cdi((Rx‖ro2)(Ao1+1)+ro1)

· s·Cgs1ro1
Ao1+1

+ s·Cgs1ro2
s·Cgd1((Rx‖ro2)+ro2(gm1(Rx‖ro1)+1))

+

(Ao1+1)(gm2(Rx‖ro2)+1)
s·Cdi((Rx‖ro2)(Ao1+1)+ro1)

· 1
s·Cgd1(Rx+ro2)

· s·Cgs1((Rx+ro1)(Ao2+1)+ro2)

Ao1·Ao2+Ao1+1

Num(s) = 1 + Ao1+1
s·Cdiro1

− gm1

s·Cgd1
+ Cgs1

Cdi
+ Cgs1

s·Cdiro1Cgd1

(4.17)

Las ecuaciones (4.15), (4.16) y (4.17) no entregan intuición sobre el comportamiento

del circuito, y es complicada su escritura; lo último, genera que sea complejo usarlas tanto

en trabajo algebraico a mano como en simulaciones computacionales. Es por ello que se

realizan una serie de aproximaciones para simplificar estas expresiones. Las aproxima-

ciones para la NTF de la resistencia Rx para su denominador se ve en (4.18) y para su

numerador en (4.19). De forma análoga, las aproximaciones para el denominador y nume-

rador de la NTF del transistor M1 se ven en (4.18) (las mismas que para el denominador

de la NTF de Rx) y (4.20) respectivamente. Para el denominador del transistor M2 las

aproximaciones se ven en (4.21), y para su numerador en (4.22).
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Ao1 + 1 ≈ Ao1

Ao2 + 1 ≈ Ao2

Ao2(Rx + ro1)� ro2 ⇒ ro2 ‖ (Ao2(Rx + ro1)) ≈ ro2

Rx + 1
gm2
≈ Rx ⇒ ro1 ‖

(
Rx + 1

gm2

)
≈ ro1 ‖ Rx

gm1(Rx ‖ ro1 ‖ ro2)� 1⇒ gm1(Rx ‖ ro1 ‖ ro2) ‖ 1 ≈ 1

(4.18)



1 + gm2(ro1 ‖ ro2) ≈ gm2(ro1 ‖ ro2)

Ao1(Ao2 + 1) ≈ Ao1 · Ao2

ro1(Ao2 + 1) ≈ ro1 · Ao2

Ao1 + 1 ≈ Ao1

Ao2 · ro1 + ro2 ≈ Ao2 · ro1

(4.19)

{
Ao2 + 1 ≈ Ao2 (4.20)
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Ao1 + 1 ≈ Ao1

Ao2 + 1 ≈ Ao2

Ao1 · Ao2 + Ao1 + 1 ≈ Ao1 · Ao2

1 + gm1(Rx ‖ ro1 ‖ ro2) ≈ gm1(Rx ‖ ro1 ‖ ro2)

gm(Rx ‖ ro) + 1 ≈ gm(Rx ‖ ro)

(Rx ‖ ro1) + gm1ro2(Rx ‖ ro1) ≈ gm1ro2(Rx ‖ ro1)

Ao2(Rx + ro1) + ro2 ≈ Ao2(Rx + ro1)

Ao1(Rx ‖ ro2) + ro1 ≈ Ao1(Rx ‖ ro2)

ro1 ≈ ro2

(4.21)

Ao1 + 1 + Cgs1

Cgd1
≈ Ao1

1
Cdi
− 1

Cgd1
≈ − 1

Cgd1

(4.22)

Con todas esas aproximaciones, se pueden simplificar las ecuaciones de las NTF, re-

sultando (4.23), (4.24) y (4.25).


NTFRx = (Rx ‖ ro1)·

gm1·gm2
s2·CdiCgs1

+ 1
s·Cgs1ro2

+
Cgd1
Cgs1

+1

1+Cgd1(Rx‖ro1)·s+ 1
s·Cgs1ro2

+
gm2Ao1

s2·Cgs1Cdi(Rx+ro1)
+

Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1

(4.23)


NTFT1 = −(Rx ‖ ro1)·

1+
Cgd1
Cgs1

+ 1
s

(
gm2
Cdi

(
1+

Cgd1
Cgs1

)
+ 1

Cgs1ro2

)
1+Cgd1(Rx‖ro1)·s+ 1

s·Cgs1ro2
+

gm2Ao1
s2·Cgs1Cdi(Rx+ro1)

+
Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1

(4.24)
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NTFT2 = Rx‖ro1‖ro2

1+gm1(Rx‖ro1‖ro2) ·
1− gm1

s·Cgd1
+

Cgs1
Cdi

1+ 1
s

(
gm2
Cdi

+ 1
gm1ro2(Rx‖ro1)Cgd1

)
+ 1

s2

(
gm2

Cdi·Cgd1(Rx+ro2)

)
+s·

Cgs1
gm1

+
Cgs1
gm1

(
gm2
Cdi

+ 1
Cgd1(Rx‖ro1)

)
(4.25)

Hasta aquı́ se han obtenido las NTF para cada componente ruidoso considerado. Aho-

ra se procede a calcular la integral de estas funciones de transferencia, la cual arrojará el

ruido integrado total RMS de cada componente. Para el cálculo de las integrales se usan

los resultados del artı́culo (Dastgheib y Murmann, 2008).

Para el ruido electrónico de la resistencia Rx se ve que la expresión exacta para la

integral desde frecuencia cero hasta infinito del módulo del cuadrado de la NTF es (4.26),

donde Num(s) es el numerador de la expresión y Den(s) el denominador.



∫∞
0
|NTFRx|2df = Num(s)

Den(s)

Num(s) = 1
4

(
Cgd1

Cgs1
+ 1
)2
·
(

1
Cgs1ro2

)(
gm2Ao1

Cgs1Cdi(Rx+ro1)

)
+
(

1
Cgs1ro2

)2
Cgd1(Rx ‖ ro1) ·

(
gm2Ao1

Cgs1Cdi(Rx+ro1)

)
+
(
gm1gm2

CdiCgs1

)2
· Cgd1(Rx ‖ ro1)(

1 +
Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1

)
− 2 ·

(
Cgd1

Cgs1
+ 1
)(

gm1gm2

CdiCgs1

)
· Cgd1(Rx ‖ ro1)

(
gm2Ao1

Cgs1Cdi(Rx+ro1)

)
Den(s) = Cgd1

((
1 +

Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1

)
· 1
Cgs1ro2

− Cgd1(Rx ‖ ro1) gm2Ao1

Cgs1Cdi(Rx+ro1)

)
(4.26)

Luego, si se aplican las simplificaciones (4.27), se puede aproximar la expresión (4.26)

por la ecuación (4.28). Para el cálculo del ruido integrado total y su posterior comparación
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con las simulaciones, se usó la expresión aproximada (4.28), dado lo complejo de la ex-

presión más exacta.


Cgd1

Cgs1
+ 1 ≈ 1

1 +
Cgd1(Rx‖ro1)

Cgs1ro2
≈ 1(

gm1gm2

CdiCgs1

)
Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1
− 2 gm2Ao1

Cgs1Cdi(Rx+ro1)
≈
(
gm1gm2

CdiCgs1

)
Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1

(4.27)

∫ ∞
0

|NTFRx|2df ≈
1

4
· Rxro1
C2
gd1

·
1

ro2(Rx+ro1)
+

g2m1·gm2C2
gd1Rx

CdiCgs1

gm1(Rx+ro1)
Cgs1ro2

− (Rx‖ro1)gm2Ao1

Cdi(Rx+ro2)

(4.28)

Para el ruido electrónico aportado por el transistor M1 se ve que la expresión exacta

para la integral desde frecuencia cero hasta infinito del módulo del cuadrado de la NTF es

(4.29).


∫∞
0
|NTFT1|2df = 1

4
(Rx ‖ ro1)

·

((
1+

Cgd1
Cgs1

)2
1

Cgs1ro2
+

(
gm2
Cdi

(
1+

Cgd1
Cgs1

)
+ 1

Cgs1ro2

)2

·Cgd1(Rx‖ro1)
)

Cgd1

((
1+

Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1

)
· 1
Cgs1ro2

−Cgd1(Rx‖ro1) gm2Ao1
Cgs1Cdi(Rx+ro1)

) (4.29)

Luego, se realizan aproximaciones para que esta expresión sea más intuitiva. No obs-

tante, la expresión (4.29) fue la usada para contrastarse con las simulaciones.

Haciendo las aproximaciones (4.30).
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1 +
Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1
≈ Cgd1gm1(Rx+ro1)

Cgs1

Cgd1(Rx‖ro1)gm2

Cdi
� 1 +

Cgd1

Cgs1

1
Cgs1ro2

� Cgd1(Rx‖ro1)g2m2

Cdi(
1 +

Cgd1

Cgs1

)2
+ Cgd1(Rx ‖ ro1)

(
1

Cgs1ro2

)
≈
(

1 +
Cgd1

Cgs1

)2
(4.30)

Resulta que la integral obtenida más aproximada, desde frecuencia cero hasta infinito

del módulo del cuadrado de la NTF del transistor M1, es (4.31).

∫ ∞
0

|NTFT1|2df ≈
1

4
· Rx ‖ ro1

ro2
·

(
1

Cgd1
+ 1

Cgs1

)2
gm1(Rx+ro1)
Cgs1ro2

− (Rx‖ro1)gm2Ao1

Cdi(Rx+ro1)

(4.31)

Por otro lado, para el aporte de ruido del transistor M2 se ve que la expresión exacta

para la integral desde frecuencia cero hasta infinito del módulo del cuadrado de la NTF es

(4.32).


∫∞
0
|NTFT2|2df = 1

4

(
Rx‖ro1‖ro2

1+gm1(Rx‖ro1‖ro2)

)2
·(

1+
Cgs1
Cdi

)2( gm2
Cdi

+ 1
gm1ro2(Rx‖ro1)Cgd1

)
+

(
gm1
Cgd1

)2(
Cgs1
gm1

)
Cgs1
gm1

((
1+

Cgs1
gm1

(
gm2
Cdi

+ 1
Cgd1(Rx‖ro1)

))
·
(

gm2
Cdi

+ 1
gm1ro2(Rx‖ro1)Cgd1

)
−

Cgs1
gm1

(
gm2

CdiCgd1(Rx+ro2)

))
(4.32)

Luego, se realizan aproximaciones para que esta expresión sea más intuitiva. No obs-

tante, la expresión (4.32) fue la usada para contrastarse con las simulaciones.
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Haciendo las aproximaciones (4.33).


1 + Cgs1

gm1

(
gm2

Cdi
+ 1

Cgd1(Rx‖ro1)

)
≈ 1

1 + Cgs1

Cdi
≈ 1

gm2

Cdi
+ 1

gm1ro2(Rx‖ro1)Cgd1
≈ gm2

Cdi

(4.33)

Resulta que la integral obtenida más aproximada, desde frecuencia cero hasta infinito

del módulo del cuadrado de la NTF del transistor M2, es (4.34).

∫ ∞
0

|NTFT2|2df ≈
1

4

(
Rx ‖ ro1 ‖ ro2

1 + gm1(Rx ‖ ro1 ‖ ro2)

)2

·(
gm1

Cgd1

)2[(
Cgs1

gm1

(
gm1

Cgd1

)2)
‖ gm2

Cdi

] [
1− Cgs1

gm1Cgd1(Rx+ro2)

] (4.34)

Finalmente, para calcular el ruido integrado total, se multiplican las integrales ante-

riormente obtenidas por las fuentes de ruido electrónico. La expresión del ruido producido

por la resistencia Rx, el transistor M1 y el transistor M2 se ven en las ecuaciones (4.35).


¯i2Rx = 4 · kb · T/Rx

¯i2T1 = 4 · kb · T · γ · gm1

¯i2T2 = 4 · kb · T · γ · gm2

(4.35)
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Se evalúan las ecuaciones anteriores y se ven las simulaciones de ruido respectivas,

apreciándose que el ruido referido a la salida del circuito se acerca mucho al ruido apor-

tado por el transistor M2. Esto quiere decir que el componente que más ruido aporta es el

transistor M2.

Por último, fue posible constatar que las expresiones algebraicas para las integrales

desde cero hasta infinito del módulo del cuadrado de las NTF, arrojan resultados similares

a los números obtenidos mediante integrales con métodos numéricos. Es por ello que en la

evaluación de la otra alternativa de topologı́a de TIA, se calculará el ruido integrado total

confiando en los métodos de integración numérica.

4.1.2. Análisis del RC-G con feedforward o prealimentación

Al igual que en la sección 4.1.1, se realizan los cálculos de la función de transferencia,

ancho de banda, margen de fase y ruido.

Función de transferencia del RC-G con feedforward

Para el cálculo de la función de transferencia, se usó el Teorema de 3-Elementos Extra

(R. Middlebrook, 1989; R. D. Middlebrook y cols., 1998). Por otro lado, se hicieron las

aproximaciones: gmro � 1 y que Rx es pequeño en comparación a los ro.

Partiendo del circuito de pequeña señal visto en la figura 4.8, se calcula la función de

transferencia del TIA (vout/iin), llegándose a las expresiones (4.36) y (4.37); en las ecua-

ciones (4.36) y (4.37) se cumple que RX = RD1 y RT = RD3.
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gm1(vg1-vi)

RD1 ro1

Cgs1

iin Cdi

-gm3·vi
ro3 RD3

Cgs2

gm2·vgs2

ro2

Vout

Vg1

Vi

Vgs2

Figura 4.8. Esquemático del TIA prealimentado, pequeña señal.



Href = RX

Y2
Yn2

= s·Cgs2

Ao2gm3

Y3
Yn3

= s·Cgs1(RT+r03)

Ao1gm2Ao3RT

Y3

Y
(2)
n3

= s·Cgs1ro2
Ao1

Y1
Yd1

= s·Cdi

gm1Ao2gm3(ro3‖RT )

Y2
Yd2

= s·Cgs2[
1

RT
+Ao2(gm1‖gm3)

]
Y3
Yd3

= s·Cgs1

gm1

Y2

Y
(1)
d2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
d3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(2)
d3

= s·Cgs1(gm3·ro2)
(gm1+gm3)

Y3

Y
(1,2)
d3

= s · Cgs1ro2

(4.36)

vo
iin TIA

= Href

1 + Y2
Yn2

+ Y3
Yn3

+ Y3Y2

Y
(2)
n3 Yn2

1 + Y1
Yd1

+ Y2
Yd2

+ Y3
Yd3

+ Y1Y2

Yd1Y
(1)
d2

+ Y1Y3

Yd1Y
(1)
d3

+ Y2Y3

Yd2Y
(2)
d3

+ Y1Y2Y3

Yd1Y
(1)
d2 Y

(1,2)
d3

(4.37)
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Ancho de banda del circuito

Desde las ecuaciones (4.36) y (4.37) y desde la simulaciones se puede ver que el siste-

ma no posee un polo dominante, sobre todo si la capacitancia del detector es alta y además

se quiere un circuito lo más rápido posible. Por tanto el ancho de banda del sistema se

calcula mediante un código computacional2 y las ecuaciones (4.36) y (4.37).

No obstante lo anterior, se hace el esfuerzo de ganar intuición sobre el comportamiento

de los polos del sistema. Para ello se decide implementar una visualización con curvas de

nivel de la frecuencia de corte que generarán los polos del TIA sin considerar sus ceros

ni la ganancia DC. Si se ve la función de transferencia, se aprecia que la capacitancia Cdi

relacionada con la capacitancia del detector, solo influye en los polos del sistema y no en

sus ceros. Por tanto el supuesto de obviar los ceros para observar el comportamiento del

sistema es válido para detectores de alta capacitancia, en donde la frecuencia de corte del

sistema vendrá dada solo por los polos.

La función de transferencia generada solo por los polos del TIA es de 3er orden. Por

otro lado, si se tiene un denominador genérico de 3er orden de la forma: as3+bs2+cs+1,

haciendo s = jω e igualando el módulo del denominador a
√

2 se ve que la frecuencia de

corte puede ser calculada mediante (4.38).

a2ω6 − (2ac− b2)ω4 − (2b− c2)ω2 + 1 = 2 (4.38)

Luego, se escoge hacer variables independientes de las curvas de nivel a las corrientes

de los transistores 1 y 2 del TIA de la figura 4.2, mientras que se deja fija una frecuencia

de corte determinada. De ese modo se debe escoger una frecuencia de corte deseada y el

2Este puede ser escrito en, por ejemplo: MATLAB, Python, Scilab, etc.
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gráfico mostrará qué combinación de corrientes de los transistores 1 y 2 permitirá dicha

frecuencia de corte.

Se observa que la corriente por el transistor M2 casi no influye en el BW del TIA.

Las pruebas se hicieron para una capacitancia del detector de ≈ 1 pF, sin capacitancia de

carga para el TIA, realizando aproximaciones como: gm ·ro � 1, 1
RD3
≈ 0 yRD3 � ro3, y

sin considerar limitaciones o consistencia en los niveles de polarización de los transistores.

El valor de estas curvas de nivel reside en que entregan una intuición del efecto que

tienen las corrientes en los desempeños de los circuitos; aspecto importante, pues la can-

tidad de corriente que circula por los transistores 1 y 2 es una variable de diseño. Para

conocer el desempeño del circuito se debe recurrir a las expresiones exactas.

Estabilidad del RC-G con feedforward

Para el cálculo de la estabilidad de este TIA, primero se debe obtener la razón de

retorno del lazo de realimentación. Partiendo desde el circuito de la figura 4.2, para de-

terminar la razón de retorno, se decide romper el lazo de realimentación en el transistor

M2. Dado que la aproximación de razón de retorno exige el cálculo del término A∞, que

representa a la función de transferencia cuando hay realimentación ideal, se procede a su

cálculo, resultando (4.39).

A∞ = RD1 (4.39)

Luego, si se considera que el modelo de pequeña señal del circuito de la figura 4.2 es

el mostrado en la figura 4.8, se realizan los cálculos resultando que la razón de retorno es
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la indicada en la ecuación (4.40) y (4.41); en (4.40) y (4.41) se cumple que RX = RD1 y

RT = RD3.



Href = −Ao2RT

ro1(RT+ro3)
[Ao1(RT + ro3) ‖ Ao3ro1]

Y1
Yd1

= s·Cdi[Ao1(RT+ro3)‖Ao3ro1]
Ao1Ao3

Y2
Yd2

= s·Cgs2
1

RT
+

gm1
gm1ro3+Ao3

Y3
Yd3

= s·Cgs1ro2(Ao3·ro1+RT )

Ao1(RT+ro3)+Ao3·ro1

Y1Y2

Yd1Y
(1)
d2

= s·Cdi[Ao1(RT+ro3)‖Ao3ro1]
Ao1Ao3

· s · Cgs2 (RT ‖ ro3)

Y1Y3

Yd1Y
(1)
d3

= s·Cdi[Ao1(RT+ro3)‖Ao3ro1]
Ao1Ao3

· s · Cgs1ro2
Y2Y3

Yd2Y
(2)
d3

= s·Cgs2
1

RT
+

gm1
gm1ro3+Ao3

· s·Cgs1Ao3ro2ro1
Ao3ro1+Ao1ro3

Y1Y2Y3

Yd1Y
(1)
d2 Y

(1,2)
d3

= s·Cdi[Ao1(RT+ro3)‖Ao3ro1]
Ao1Ao3

· s2 · Cgs2 (RT ‖ ro3)Cgs1ro2
Y3
Yn3

= s·Cgs1

gm1

(4.40)

R(s) = Href

1 + Y3
Yn3

1 + Y1
Yd1

+ Y2
Yd2

+ Y3
Yn3

+ Y1Y2

Yd1Y
(1)
d2

+ Y1Y3

Yd1Y
(1)
d3

+ Y2Y3

Yd2Y
(2)
d3

+ Y1Y2Y3

Yd1Y
(1)
d2 Y

(1,2)
d3

(4.41)

Luego, para determinar el margen de fase del sistema, se debe calcular el desfase (en

grados) de la ganancia de lazo cuando su ganancia es unitaria. Como la ganancia de lazo

resulta ser una expresión difı́cil de tratar a mano, se usa la ayuda de programas compu-

tacionales para estos cálculos. Finalmente la ganancia de lazo se usa como criterio para

juzgar la estabilidad del circuito.
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Cálculo de ruido del RC-G con feedforward

Para el cálculo de ruido referido a la salida del TIA, se sigue el procedimiento estándar

de calcular la función de transferencia hasta la salida, para cada fuente de ruido. Luego se

calcula la PSD para cada función de ruido.

A continuación se presentan las funciones de transferencia y PSD para cada fuente de

ruido del TIA; en todos los casos se usaron las aproximaciones: gmro � 1 y que RD1

es mucho menor que el resto de las resistencias en el circuito. Además se cumple que

RX = RD1 y RT = RD3.

Para la contribución de ruido de la resistencia RD1, la función de transferencia desde

RD1 hasta la salida se ve en las ecuaciones (4.42) y (4.43).
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HRX
ref = RX

Y1
Yd1

= s·Cdi

gm1Ao2gm3(ro3‖RT )

Y2
Yd2

= s·Cgs2[
1

RT
+Ao2(gm1‖gm3)

]
Y3
Yd3

= s·Cgs1

gm1

Y2

Y
(1)
d2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
d3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(2)
d3

= s·Cgs1(gm3·ro2)
(gm1+gm3)

Y3

Y
(1,2)
d3

= s · Cgs1ro2
Y1
Yn1

= s·Cdi

gm1Ao2gm3(ro3‖RT )

Y2
Yn2

= s·Cgs2

Ao2(gm1‖gm3)

Y3
Yn3

= s·Cgs1

gm1

Y2

Y
(1)
n2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
n3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(2)
n3

= s·Cgs1gm3ro2
gm1+gm3

Y3

Y
(1,2)
n3

= s · Cgs1ro2

(4.42)

TFRX
ruido = HRX

ref

1 + Y1
Yn1

+ Y2
Yn2

+ Y3
Yn3

+ Y1Y2

Yn1Y
(1)
n2

+ Y1Y3

Yn1Y
(1)
n3

+ Y2Y3

Yn2Y
(2)
n3

+ Y1Y2Y3

Yn1Y
(1)
n2 Y

(1,2)
n3

1 + Y1
Yd1

+ Y2
Yd2

+ Y3
Yd3

+ Y1Y2

Yd1Y
(1)
d2

+ Y1Y3

Yd1Y
(1)
d3

+ Y2Y3

Yd2Y
(2)
d3

+ Y1Y2Y3

Yd1Y
(1)
d2 Y

(1,2)
d3

(4.43)

Luego, la PSD del ruido aportado por la resistencia RD1 hacia la salida será (4.44).
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PSDRX
=

4kBT

RX

· |TFRX
ruido|

2 (4.44)

La contribución de ruido del transistor M1 hasta la salida aparece en las ecuaciones

(4.45) y (4.46); el denominador de esta función de transferencia es el mismo que el de la

ecuación (4.43), al igual que el resto de las funciones de transferencia de ruido.



HT1
ref = −RX

gm1Ao2RT

Y1
Yd1

= s·Cdi

gm1Ao2gm3(ro3‖RT )

Y2
Yd2

= s·Cgs2[
1

RT
+Ao2(gm1‖gm3)

]
Y3
Yd3

= s·Cgs1

gm1

Y2

Y
(1)
d2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
d3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(2)
d3

= s·Cgs1(gm3·ro2)
(gm1+gm3)

Y3

Y
(1,2)
d3

= s · Cgs1ro2
Y1
Yn1

= s·Cdi(RT+ro3)
Ao3

Y2
Yn2

= s · Cgs2RT

Y3
Yn3

= s · Cgs1Ao2RT

Y2

Y
(1)
n2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
n3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(2)
n3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(1,2)
n3

= s · Cgs1ro2

(4.45)
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TF T1
ruido = HT1

ref

1 + Y1
Yn1

+ Y2
Yn2

+ Y3
Yn3

+ Y1Y2

Yn1Y
(1)
n2

+ Y1Y3

Yn1Y
(1)
n3

+ Y2Y3

Yn2Y
(2)
n3

+ Y1Y2Y3

Yn1Y
(1)
n2 Y

(1,2)
n3

1 + Y1
Yd1

+ Y2
Yd2

+ Y3
Yd3

+ Y1Y2

Yd1Y
(1)
d2

+ Y1Y3

Yd1Y
(1)
d3

+ Y2Y3

Yd2Y
(2)
d3

+ Y1Y2Y3

Yd1Y
(1)
d2 Y

(1,2)
d3

(4.46)

Luego, la PSD del ruido aportado por el transistor M1 hacia la salida será (4.47).

PSDT1 = 4kBTγgm1 · |TF T1
ruido|2 (4.47)

La contribución de ruido del transistor M3 hasta la salida aparece en las ecuaciones

(4.48) y (4.49); el denominador de esta función de transferencia es el mismo que el de la

ecuación (4.43), al igual que el resto de las funciones de transferencia de ruido.
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HT3
ref = RX

Ao2gm3RT

Y1
Yd1

= s·Cdi

gm1Ao2gm3(ro3‖RT )

Y2
Yd2

= s·Cgs2[
1

RT
+Ao2(gm1‖gm3)

]
Y3
Yd3

= s·Cgs1

gm1

Y2

Y
(1)
d2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
d3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(2)
d3

= s·Cgs1(gm3·ro2)
(gm1+gm3)

Y3

Y
(1,2)
d3

= s · Cgs1ro2
Y1
Yn1

= −s · CdiRTAo2

Y2
Yn2

= s · Cgs2RT

Y3
Yn3

= s · Cgs1Ao2RT

Ao1

Y2

Y
(1)
n2

= 0

Y3

Y
(1)
n3

= 0

Y3

Y
(2)
n3

= s · Cgs1ro2
Ao1

Y3

Y
(1,2)
n3

= s · Cgs1ro2

(4.48)

TF T3
ruido = HT3

ref

1 + Y1
Yn1

+ Y2
Yn2

+ Y3
Yn3

+ Y2Y3

Yn2Y
(2)
n3

1 + Y1
Yd1

+ Y2
Yd2

+ Y3
Yd3

+ Y1Y2

Yd1Y
(1)
d2

+ Y1Y3

Yd1Y
(1)
d3

+ Y2Y3

Yd2Y
(2)
d3

+ Y1Y2Y3

Yd1Y
(1)
d2 Y

(1,2)
d3

(4.49)

Luego, la PSD del ruido aportado por el transistor M3 hacia la salida será (4.50).

PSDT3 = 4kBTγgm3 · |TF T3
ruido|2 (4.50)
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La contribución de ruido de la resistenciaRD3 hasta la salida aparece en las ecuaciones

(4.51) y (4.52); el denominador de esta función de transferencia es el mismo que el de la

ecuación (4.43), al igual que el resto de las funciones de transferencia de ruido.



HRT
ref = RX

Y1
Yd1

= s·Cdi

gm1Ao2gm3(ro3‖RT )

Y2
Yd2

= s·Cgs2[
1

RT
+Ao2(gm1‖gm3)

]
Y3
Yd3

= s·Cgs1

gm1

Y2

Y
(1)
d2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
d3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(2)
d3

= s·Cgs1(gm3·ro2)
(gm1+gm3)

Y3

Y
(1,2)
d3

= s · Cgs1ro2
Y1
Yn1

= s · Cdi

gm3

Y2
Yn2

= 0

Y3
Yn3

= −s · Cgs1

Ao1gm3

Y2

Y
(1)
n2

= 0

Y3

Y
(1)
n3

= 0

Y3

Y
(2)
n3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(1,2)
n3

= s · Cgs1ro2

(4.51)

TFRT
ruido = HRT

ref

1 + Y1
Yn1

+ Y3
Yn3

1 + Y1
Yd1

+ Y2
Yd2

+ Y3
Yd3

+ Y1Y2

Yd1Y
(1)
d2

+ Y1Y3

Yd1Y
(1)
d3

+ Y2Y3

Yd2Y
(2)
d3

+ Y1Y2Y3

Yd1Y
(1)
d2 Y

(1,2)
d3

(4.52)
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Luego, la PSD del ruido aportado por la resistencia RD3 hacia la salida será (4.53).

PSDRT =
4kBT

RT

· |TFRT
ruido|2 (4.53)

La contribución de ruido del transistor M2 hasta la salida aparece en las ecuaciones

(4.54) y (4.55); el denominador de esta función de transferencia es el mismo que el de la

ecuación (4.43), al igual que el resto de las funciones de transferencia de ruido.
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HT2
ref = RX

gm2RT

Y1
Yd1

= s·Cdi

gm1Ao2gm3(ro3‖RT )

Y2
Yd2

= s·Cgs2[
1

RT
+Ao2(gm1‖gm3)

]
Y3
Yd3

= s·Cgs1

gm1

Y2

Y
(1)
d2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
d3

= s · Cgs1ro2
Y3

Y
(2)
d3

= s·Cgs1(gm3·ro2)
(gm1+gm3)

Y3

Y
(1,2)
d3

= s · Cgs1ro2
Y1
Yn1

= s·Cdi(RT+ro3)
Ao3

Y2
Yn2

= s · Cgs2RT

Y3
Yn3

= −s · Cgs1(RT+ro3)

Ao1Ao3

Y2

Y
(1)
n2

= s · Cgs2(ro3 ‖ RT )

Y3

Y
(1)
n3

= 0

Y3

Y
(2)
n3

= −s · Cgs1

gm3Ao1

Y3

Y
(1,2)
n3

= 0

(4.54)

TF T2
ruido = HT2

ref

1 + Y1
Yn1

+ Y2
Yn2

+ Y3
Yn3

+ Y1Y2

Yn1Y
(1)
n2

+ Y2Y3

Yn2Y
(2)
n3

1 + Y1
Yd1

+ Y2
Yd2

+ Y3
Yd3

+ Y1Y2

Yd1Y
(1)
d2

+ Y1Y3

Yd1Y
(1)
d3

+ Y2Y3

Yd2Y
(2)
d3

+ Y1Y2Y3

Yd1Y
(1)
d2 Y

(1,2)
d3

(4.55)

Luego, la PSD del ruido aportado por el transistor M2 hacia la salida será (4.56).

PSDT2 = 4kBTγgm2 · |TF T2
ruido|2 (4.56)
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Finalmente, las contribuciones de ruido de todos los componentes anteriores deben

combinarse para obtener el ruido a la salida. Los cálculos para ello se hacen con la ayuda

de programas computacionales.

4.1.3. Topologı́a usada para el diseño

Ninguna de las dos opciones consideradas conserva la forma de la señal recibida desde

el detector cuando la amplitud de esta es muy grande. Esto es debido al efecto de la no

linealidad. La no conservación de la forma de señal ocurre porque cuando el circuito de

lectura recibe una señal de gran amplitud desde el detector, los voltajes al interior de am-

plificador de transimpedancia saturan en los rieles de alimentación o tierra. Esto implica

que la capacidad para resolver pixeles unitarios se degrada a medida que el TIA reciben

señales más grandes. Sin embargo, esto no reviste un inconveniente mayor, pues si se re-

cuerda lo establecido en la sección 2.2 se notará que los SiPM/MPPC también pierden su

habilidad para detectar pixeles unitarios a medida que entregan señales más grandes.

Las 2 opciones de TIA analizadas son capaces de resolver pixeles unitarios para señales

bajo los 20 pixeles disparados al mismo tiempo, lo cual está en concordancia con los reque-

rimientos iniciales. Por otro lado, ambas opciones de TIA pueden entregar estimaciones

gruesas cuando se reciben señales grandes desde el SiPM/MPPC. Dichas estimaciones

pueden obtenerse midiendo la amplitud de la señal entregada por el TIA o midiendo el

tiempo que duran dichas señales.

La constatación de que ninguna de las 2 topologı́as de TIA analizadas son capaces de

conservar la forma de la señal se ve en los cálculos a continuación. Para el circuito que

mantenga la forma de onda se fijaron los criterios establecidos en la tabla 4.1 como desem-

peños mı́nimos. Luego se partió desde el Regulated Common-Gate (mostrado en la figura

4.1). En las simulaciones se vio que una limitante para el desempeño del circuito era que
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Tabla 4.1. Requerimientos mı́nimos del circuito con comportamiento lineal.

Parámetro Valor lı́mite
Conservación de forma
de onda

Sı́

BW Al menos 60MHz
Corriente máxima por
transistor

2mA

el voltaje de drain del transistor M2 saturaba cuando las señales provenientes del detector

superaban los ≈ 100 pixeles. Ante ello se hicieron cálculos para evitar dicha saturación;

se muestran a continuación.

La resistencia de entrada del circuito de la figura 4.1 es (4.57). Luego si se asume que

un pixel del SiPM generará ≈ 105e− y lo hará por un tiempo de ≈ 4,5ns, entonces 1 pixel

de SiPM generará≈ 35,6µA. Por otro lado, el voltaje generado en drain del transistor M2

(del circuito de la figura 4.1) vendrá dado por (4.58), por tanto el voltaje en drain de M2

será (4.59).

Rin =
1

gm1 · Av2
=

1

gm1 · gm2 ·Rout2

(4.57)

vo2 = iin ·Rin · Av2 (4.58)


vo2 = (# Pixeles activos) · iPixel ·Rin · Av2

vo2 = (# Pixeles activos) · iPixel ·
1

gm1

(4.59)

Por tanto, si se quiere que el voltaje de drain del transistor M2 esté acotado en un

rango determinado de voltajes, se usa la ecuación (4.59) para su cálculo. Por ejemplo si se

quiere que el voltaje de M2 nunca tenga una amplitud mayor o igual a 1 V cuando se recibe
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una señal de 3000 pixeles, se puede ver en el cálculo (4.60) que se requiere gm1 ≈ 0,1 S;

ello implicarı́a corrientes de≈ 10 mA por el transistor M1, lo cual es difı́cilmente factible.


1 ≥ (# Pixeles activos) · iPixel ·

1

gm1

1 ≥ 3000 · 35,6µA · 1

gm1

gm1 ≥ 0,1068s

(4.60)

Además se ve que una excursión de salida de 1 V aún es difı́cil para el drain del

transistor M2, por tanto se prueba una excursión de salida más ajustada a los circuitos ya

calculados, que es de 0,3 V, el cálculo del gm1 necesario para lograr esto se ve en (4.61).

Se ve que el valor de gm1 obtenido es aún menos factible que en el caso anterior.


0,3 ≥ (# Pixeles activos) · iPixel ·

1

gm1

0,3 ≥ 3000 · 35,6 µA · 1

gm1

gm1 ≥ 3,315 S

(4.61)

Las conclusiones anteriores también aplican al Regulated Common-Gate con preali-

mentación, pues si se ve la figura 4.2, se puede ver que el transistor M2 ahora saturará

aún más fácilmente que para la topologı́a sin prealimentación. Esto sucede porque la señal

que ingresa al gate del transistor M2 ahora será amplificada por la resistencia que polariza

al transistor M3 (resistencia RD3). Luego una mayor amplitud de entrada en el transistor

M2, fomentará que este sature en su terminal de salida de drain.

Los cálculos anteriores son aproximaciones que consideran a los transistores operando

en condiciones ideales. Por esta razón las estimaciones hechas son optimistas y no debiese
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extrañar que la deformación de las señales comience ante la recepción de señales prove-

nientes de menos que 100 pixeles disparados en el detector.

Habiendo establecido lo anterior, se procede a decidir la topologı́a para el amplificador

de transimpedancia.

En la configuración Regulated Common-Gate, como se mencionó antes, es infactible

que no sature el voltaje de drain del transistor M2. En esta configuración se ve que el tran-

sistor M2 (ver figura 4.1) es el dispositivo que ejerce la realimentación sobre el transistor

M1, en dicho sentido el transistor M2 debe ser lo suficientemente rápido como para que el

margen de fase del sistema no disminuya hasta la inestabilidad. Esto implica que el voltaje

de entrada del TIA (VG2) debe ser alto para que el gm/ID del transistor M2 sea bajo y que

el ft de M2 sea suficientemente rápido. Lo anterior generará 2 efectos principales: obligará

a que VD2 = VG1 sea también alto (en torno a 1,4 V), lo que reduce la excursión de salida

del transistor M2; y reducirá la excursión de salida del nodo vout.

En adición a lo anterior, se observa que cuando se cambia la carga ideal del transistor

M2 por una carga con espejos de corriente, el ancho de banda del circuito cae, quedando

en ≈ 60 MHz (dependiendo de la configuración particular y la capacitancia del MPPC).

Se conjetura que esto se debe a que el transistor M2 está cumpliendo 2 funciones contra-

puestas:

1. Debe ser rápido para mantener un margen de fase seguro en el circuito.

2. Debe amplificar la señal proveniente del detector.

Luego, la señal del detector tiene un rising edge de entre 1 ns y 0,5 ns, lo cual está

fuera del rango de operación de estos circuitos. Eso genera que siempre la señal de entrada

esté a un ancho de banda superior a la frecuencia de corte del circuito completo, por lo cual
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el transistor M2 amplifica poco dicha señal. Si se observa la ecuación (4.57) (resistencia

de entrada del Regulated Common-Gate), se verá que una menor amplificación del tran-

sistor M2 hará que esta topologı́a tenga una resistencia muy similar a la del Common gate

(descartado inicialmente), eliminando los beneficios que se buscaban con él. Este efecto

se ve al implementar la carga real, pues la fuente real posee una resistencia en paralelo a

la fuente de corriente, lo cual disminuye aún más la amplificación del transistor M2, que

a su vez aumenta la resistencia de entrada del TIA.

Por otro lado, en el Regulated Common-Gate con prealimentación no se presenta el

efecto de que el transistor que actúa como amplificador de voltaje tenga que ser rápido y a

la vez tener gran ganancia de voltaje, ello porque se agrega un transistor extra en configu-

ración Common gate (el transistor M3 de la figura 4.2). Este transistor extra es un buffer

de corriente que rápidamente absorbe parte de la señal proveniente desde el detector, pero

que además le entrega ganancia a dicha señal. Luego el transistor que hace las veces de

amplificador de voltaje (el transistor M2) solo debe cumplir las funciones de ser rápido e

invertir la polaridad de la señal. Esto permite que el ancho de banda del circuito se vea

incrementado.

Una caracterı́stica adicional es que, como se puede ver en las ecuaciones del Regulated

Common-Gate y de su versión con prealimentación, la velocidad del TIA está influida por

la capacitancia del detector (que puede tomar valores mayores a 320 pF), luego el voltaje

de polarización del transistor M3 ayuda a ajustar el punto de operación del circuito, per-

mitiendo que este pueda leer detectores de un rango amplio de capacitancias manteniendo

un margen de fase seguro; en las simulaciones se pudo leer detectores con capacitancias

que iban desde los 10 pF hasta más de 300 pF. Ello permite usar el circuito de Regulated

Common-Gate con prealimentación en detectores de distintas capacitancias. Para generar

el voltaje de polarización del transistor M3 se usa el circuito descrito en el anexo F ob-

tenido desde (Jespers y Murmann, 2017), la razón para ello es que dicha configuración
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presenta buen desempeño ante variaciones de temperatura y del proceso de fabricación.

Primeras simulaciones con Regulated Common-Gate con prealimentación

Habiendo decidido la topologı́a a usar, se hacen simulaciones iniciales del desempeño

que tendrá la topologı́a de Regulated Common-Gate con prealimentación. Para ellas se

usan las ecuaciones de la sección 4.1.2, el método de diseño basado en gm/ID y simula-

ciones en el programa LTspice; los resultados presentados corresponden a simulaciones

en este último programa. En la tabla 4.2 se presenta el desempeño general del circuito,

mientras que en la tabla 4.3 se presenta el consumo de corriente en cada transistor para

voltajes extremos de polarización del transistor M3.

En la tabla 4.2 se aprecia que al disminuir la capacitancia del detector, el ancho de ban-

da del circuito aumenta, pero su margen de fase disminuye. Las simulaciones mostraron

que el circuito puede manejar detectores con capacitancias equivalentes de entre≈ 300 pF

y≈ 10 pF sin desestabilizarse, esto se logra cambiando el voltaje de polarización del tran-

sistor M3 de la figura 4.2; este cambio en la polarización es lo que explica que en la tabla

4.2 la estabilidad aumente al disminuir la capacitancia Cd, pues el circuito se configura

para compensar la inestabilidad dada por una menor capacitancia Cd. En estas pruebas se

modeló a los detectores como una fuente de corriente con una capacitancia en paralelo.

Por otro lado, el cálculo de la mı́nima amplitud de la señal de salida, se hizo con dis-

tintos modelos de SiPM; estos corresponden a modelos circuitales más complejos que los

usados en el párrafo anterior. Los valores para cada modelo de SiPM se ven en la tabla 4.4.

Además de lo anterior, se observó que existe un compromiso entre el BW que puede

alcanzar el circuito y el ruido de este. Esto viene dado por el transistor M3 de la figura
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Tabla 4.2. Desempeño simulado del TIA.

Parámetro del transistor Valor obtenido con
Cd = 300 pF

Valor obtenido con
Cd = 10 pF

Ganancia 37,44 dB 36,22 dB
Ancho de banda 112,2 MHz 912,01 MHz
Margen de Fase 87,02o 92,2052o

Ruido Integrado Total (RMS) 447,42 µV 293,8 µV

Tabla 4.3. Consumo de corriente por transistor.

Transistor VG3 Corriente consumida
1 1,2 V 0,335 mA
2 1,2 V 0,972 mA
3 1,2 V 0,774 mA
1 1,6 V 0,195 mA
2 1,6 V 0,624 mA
3 1,6 V 1,03 mA

4.2, pues si este transistor presenta una alta ganancia de voltaje, se incrementa la rapidez

del circuito al reducirse la resistencia de entrada del mismo. Sin embargo al aumentar la

ganancia del transistor M3, el ruido referido a la entrada del circuito también se amplifica.

Dado que la resistencia RD3 de la figura 4.2 está directamente relacionada con el

compromiso mencionado en el párrafo anterior, y que el criterio para canjear ancho de

banda por ruido es difuso, para estas primeras pruebas se escoge la heurı́stica de que

RD3 ≈ 10 · RD1. Se ve que estos valores entregan resultados aceptables, sin embargo se

puede modificar según los requerimientos.
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Tabla 4.4. Amplitudes mı́nimas de la señal de salida para distintos detectores.

Modelo de SiPM Capacitancia equi-
valente del detec-
tor

Mı́nima amplitud
del voltaje de sali-
da

MPPC Hammaatsu S10362-33-25c ≈ 240 pF 731,37 µV
MPPC Hamamatsu S10362-11-25u ≈ 28 pF 1,65 mV
MPPC Hamamatsu S13360-6075CS ≈ 1280 pF 2,08 mV

4.2. Generación del trigger

Un discriminador equivale, en el campo de la Fı́sica de Partı́culas, a lo que en Inge-

nierı́a Eléctrica se conoce como un comparador. Es decir, un discriminador es un disposi-

tivo capaz de entregar una señal de salida cuando la señal en su entrada supera un umbral

definido por el usuario. Los discriminadores son utilizados para saber en qué momento ha

ocurrido un evento, en el caso particular de este chip, para saber en qué momento llegó

una señal desde el detector.

Existen varios tipos de discriminadores, y se consideran 2 candidatos a implementar:

los de tipo leading edge y los de tipo constant fraction. Los discriminadores del tipo lea-

ding edge consisten en un umbral de voltaje, y cuando la señal de entrada traspasa dicho

umbral, el comparador se disparará. Por otro lado, los discriminadores de tipo constant

fraction no dependen de un umbral fijo de voltaje, sino más bien se configuran para dis-

pararse cuando la señal de entrada alcanza una proporción preestablecida del máximo de

dicha señal; un ejemplo de configuración para un discriminador del tipo constant fraction

es que siempre se dispare cuando su señal de entrada alcance un 30 % del máximo de dicha

señal de entrada.

Luego de estudiar ambas opciones, se decide implementar un discriminador del tipo

leading edge. Esta decisión se basó en que para el caso particular de los detectores SiP-

M/MPPC:
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Se recomiendan para cuando se quiere precisión en términos del momento cuando

un evento ocurre (Rivetti, 2015, p.357-358).

En experimentos llevados a cabo comparando los leading edge con los constant

fraction, se vio que los primeros obtenı́an mejor resolución temporal (Shen, Ha-

rion, y Schultz-Coulon, 2010).

La explicación intuitiva de por qué los discriminadores del tipo constant fraction tien-

den a comportarse peor que los leading edge es que los primeros dependen de que los

rising time de la señal entrante sean iguales entre sı́ (Leo, 2012, p. 327). Sin embargo las

señales recibidas desde el SiPM no cumplen esta condición, lo cual lleva a que este dis-

criminador dé mediciones erróneas, las que en el caso de (Shen y cols., 2010) son peores

que las del leading edge.

Ya habiendo establecido que el discriminador será del tipo leading edge, se estudian 3

posibles implmentaciones de este tipo (Goll y Zimmermann, 2015):

Comparadores a base de amplificadores en lazo abierto.

Comparadores de corriente.

Latches.

En primer lugar, los latches se descartan porque el clock puede contaminar las señales

del circuito de lectura, y el hecho de ser sı́ncrono obliga a activar el clock bastante rápido

para alcanzar una precisión de tiempo alta. Luego, la decisión está entre los comparadores

basados en amplificadores en lazo abierto y los comparadores de corriente. Se decide

implementar un enfoque basado en amplificadores de lazo abierto conectados en cascada,

por 2 razones:

1. Este enfoque implica el uso de topologı́as de circuito ya conocidas, lo que facilita

el diseño y disminuye los tiempos del proceso.
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2. Para la implementación del bloque de medición del número de pixeles detectados,

se requiere un amplificador de voltaje. Por tanto se piensa que una estrategia in-

teresante es aprovechar los amplificadores en cascada del discriminador. De ese

modo, los amplificadores usados en el discriminador tendrán una doble función,

sirviendo para medir el instante de tiempo en que ocurre una señal y la cantidad

de fotones asociados a dicha señal.

Habiendo establecido la topologı́a de discriminador a usar, se procede a calcular el

número de etapas de amplificación a usar.

4.2.1. Número de etapas del discriminador

Los amplificadores que se implementarán serán pares diferenciales con transconduc-

tores conectados en configuración Common source. Esto porque los pares diferenciales

entregan las 2 entradas de señal que debe tener un discriminador, y porque las variaciones

en los procesos de fabricación hacen impracticable el diseñar bloques de amplificación

single-ended.

Basándose en lo establecido en (Maloberti, 2006), se parte por considerar un amplifi-

cador con un polo dominante, como el mostrado en la figura 4.9.

En el amplificador de la figura 4.9, la respuesta a un escalón de entrada vendrá dada

por (4.62).

vo(t) = vi ·Gmeff ·RL

(
1− e−

t
RLCL

)
(4.62)
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Vin

Gmeff·Vin RL CL

Vout

Figura 4.9. Amplificador ideal de un polo.

Si se quiere la mayor velocidad en el circuito, no conviene esperar a que la señal se

establezca, en vez de ello se puede considerar solo el comienzo de la señal para comparar.

Por tanto si se hace una aproximación de primer orden sobre la primera parte de (4.62),

ella se puede aproximar como (4.63).

vo(t) = vi
Gmeff

CL
t (4.63)

Si se ubican 2 bloques como los de la figura 4.9 en cascada, la salida temporal vendrá

dada por la convolución de la respuesta al impulso de cada bloque, es decir la convolución

entre 2 funciones de la forma (4.63). El resultado de esta operación arroja la función (4.64).

vo(t) =
vi
2

(
Gmeff

CL

)2

t2 (4.64)

Extendiendo esto a n etapas, la respuesta temporal del sistema vendrá dada por (4.65);

notar que Gmeff es el gm efectivo de una de las etapas del circuito, no de todo el circuito.
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vo(t) =
vi
n!

(
Gmeff

CL

)n
tn (4.65)

Luego, si se establece que todo el discriminador (todos los bloques en cascada) tiene

una ganancia de “A”, se cumplirá (4.66).

A =
1

n!

(
Gmeff

CL

)n
tn (4.66)

Por tanto, si se tiene el dato del voltaje de entrada y salida deseados, se puede deter-

minar el momento en que la salida alcanzará el voltaje deseado como (4.67).

t =
CL
Gmeff

n
√
A · n! (4.67)

Dado que ya se fijó una ganancia A para el discriminador, en la ecuación (4.67) son

incógnitas el tiempo t y el número de etapas n del discriminador. Por tanto, con el objetivo

de encontrar el mı́nimo t dada una ganancia A, se asignan valores enteros a la variable n

desde 1 a 10, y se escoge el n que genere el menor tiempo t en la ecuación (4.67).

Las ecuaciones anteriores y los resultados de los códigos se usan como una guı́a ini-

cial, pues las ganancias y cantidad de etapas podrán depender de factores no considerados

en las ecuaciones anteriores, como lo son el espacio en el chip, o que la matemática ante-

rior no toma en cuenta las limitaciones en los voltajes de polarización.
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4.2.2. Cálculo del jitter del discriminador

Otro parámetro relevante del desempeño del discriminador es el jitter que presentará.

Como se establece en (Rivetti, 2015), si la señal de subida que sale del amplificador de

transimpedancia se modela como (4.68), entonces se puede representar la incertidumbre

del voltaje de salida como (4.69). Por tanto, la desviación estándar de la salida del TIA se

puede asumir como una medida del ∆t tı́pico, lo que se ve en la ecuación (4.70), lo cual

permite expresar el jitter como la ecuación (4.71).

Vout(t) = Vout(t0) +
∂V

∂t

∣∣∣∣
t=t0

(4.68)

∆Vout =
∂V

∂t

∣∣∣∣
t=t0

·∆t (4.69)

σv =
∂V

∂t

∣∣∣∣
t=t0

· σt (4.70)

σt =
σv

∂V
∂t

∣∣
t=t0

(4.71)

En otras palabras, el jitter viene dado por el ruido de voltaje del TIA dividido por la

pendiente de la señal en torno al threshold impuesto en el discriminador posterior (Rivetti,

2015; Blake, 2008). De las ecuaciones anteriores se ve que para mejorar el jitter se debe

disminuir el ruido electrónico del TIA.
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4.2.3. Caracterı́sticas particulares del discriminador

Un problema que debe superar el discriminador es que opera con un mismo umbral

de lectura para todos los canales del chip, sin embargo dadas las caracterı́sticas del la-

yout y la fabricación, se puede producir mismatch en los voltajes de entrada que recibe

el discriminador desde el TIA. Para resolver el problema anterior se implementa una red

de realimentación para los amplificadores del discriminador. Tal como se ve en (Rivetti,

2015), esta red consiste en un amplificador diferencial que mide la salida de los amplifi-

cadores en cascada y genera una corriente que se aplica a la salida de la primera etapa de

amplificación, reduciendo el efecto de las diferencias en el voltaje de entrada.

La forma de evitar que la red de realimentación afecte la señal medida por el discri-

minador es configurarla para que opere a baja frecuencia, a diferencia del discriminador

que opera en alta frecuencia. De ese modo la red de realimentación solo compensará las

diferencias en DC a la entrada del discriminador. Un diagrama de este enfoque se puede

ver en la figura 4.10, la cual se obtiene desde el libro (Rivetti, 2015).

Figura 4.10. Diagrama de bloques del amplificador del discriminador con
compensación de mismatch.

Otra complicación que debe superar el discriminador son las variaciones en el pro-

ceso de fabricación del chip. Estas variaciones se representan mediante las “esquinas del
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proceso”, las cuales son puntos extremos de desempeño de los circuitos fabricados y tie-

nen los nombres: TT, FF, SS, SF y FS (Weste y Harris, 2015). El discriminador cuenta

con un inversor CMOS a la salida de sus amplificadores en cascada, este es el que genera

la señal digital que indica el arribo de una señal desde el detector, sin embargo mediante

simulaciones se observa que en la esquina de proceso FF existe la posibilidad de que el in-

versor CMOS no se dispare cuando se recibe la señal de solo 1 pixel, lo que se debe a que

en dicha esquina del proceso el voltaje de baseline a la salida de la cascada de amplifica-

dores se aleja del umbral de disparo del inversor. Ello repercute en que la señal generada

por 1 pixel disparado en el detector no es capaz de superar el umbral del inversor para

activarlo. Para compensar el fenómeno descrito anteriormente se recurre al trabajo (Wang,

1991), en el cual se propone un inversor CMOS capaz de ajustar su umbral de voltaje. El

circuito se puede ver en la figura 4.11 extraı́da del artı́culo original. El umbral del inversor

se puede ajustar al variar el voltaje de gate del transistor Mn.

Figura 4.11. Inversor con ajuste de umbral de disparo.

Finalmente, el circuito del discriminador resultante se ve en la figura 4.12. El amplifi-

cador de realimentación se dibuja como un amplificador abstracto para evitar sobrecargar

el esquemático, sin embargo el detalle del él se puede ver en la figura 4.13. Allı́ la zona
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encerrada en rojo se encuentra dentro del chip, mientras que la zona encerrada en azul es

el filtro pasabajos que se implementa fuera del chip. El objetivo de lo anterior es lograr una

constante de tiempo suficientemente grande mediante valores de capacitores y resistencias

que no pueden alcanzarse en un circuito integrado de este nodo tecnológico. Los nodos

llamados “Out fbAmp der” y “Out fbAmp izq” corresponden a salidas del chip, mientras

que los llamados “In fbAmp der” e “In fbAmp izq” corresponden a entradas; el detalle del

pinout del chip se puede ver en el anexo E y los valores recomendados para R1fbk, R2fbk,

C1fbk y C2fbk se pueden encontrar en el anexo C.

VDD VDD

VBIAS VBIAS

VREF

Desde
TIA

VDD VDD

vOUT_DISC

VDD

VBIASM1

M2 M3

M4 M5

M6 M7

M8

M9 M10

M11 M12

M13

M14 M15

M16 M17

M18

M19

M20

M21

M22

VADJ_INV

VBIAS 2

VBIAS 2

VBIAS 2M23 M24 M25 M26

Figura 4.12. Esquemático del discriminador completo.
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VDD

VBIAS

VBIAS 2 VBIAS 2

vin p vin n

M1FBK

M2FBK M3FBK

M4FBK M5FBK

R1FBK

R2FBK

C1FBKC2FBK

Out fbAmp der

Out fbAmp
izq

In fbAmp der

In fbAmp izq

Figura 4.13. Esquemático del amplificador de realimentación del discriminador.

4.3. Medición de la cantidad de pixeles disparados en el detector

Una de las caracterı́sticas que debe cumplir el chip a diseñar es indicar al usuario

cuántos pixeles se dispararon en el detector, lo cual equivale a saber cuántos fotones fue-

ron detectados por el SiPM/MPPC. Para lograr esto, se exploran 3 opciones: Time Over

Threshold, Time Over Threshold de la derivada de la señal, y un integrador. El detalle de

cada opción se entrega a continuación.

4.3.1. Time Over Threshold

La técnica de Time Over Threshold (ToT) permite conocer la cantidad de pixeles dis-

parados en el detector. Para ello la señal proveniente del SiPM se introduce a un discrimi-

nador, para luego medir el ancho del pulso digital generado; el ancho del pulso indicará el

número de celdas disparadas en el sensor (Orita, Uenomachi, y Shimazoe, s.f.).
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Para ver si es posible medir la cantidad de carga que el detector entrega mediante la

técnica de Time Over Threshold, se analiza el jitter que tendrá la señal del discriminador

usado para esta medición. El jitter dependerá del ruido integrado total a la salida del TIA y

de la pendiente de la señal de entrada al discriminador. Para el cálculo del ruido integrado

total a la salida del TIA se utilizó un circuito con la topologı́a de la figura 4.2. Se simuló

su ruido integrado total y la pendiente de la señal que entra el discriminador mediante

LTspice.

Primero se tiene el modelo circuital de un detector en particular. Con él se hace una

simulación transiente de la señal generada por 1 pixel; como se ve en (Fleury y cols.,

2014), el máximo jitter se obtiene con 1 pixel disparado en el detector. Luego se calcula

la capacitancia total que dicho detector carga en la entrada del circuito de read out, y se

hace una simulación de ruido para obtener el ruido integrado total que se tendrá a la salida

del TIA; el detector se representa como la capacitancia equivalente del detector más una

fuente de ruido de corriente conectada a tierra.

Se prefiere hacer los pasos anteriores con simulaciones, pues no hay una forma analı́ti-

ca fácil de determinar la forma exacta del flanco de subida de la señal proveniente desde

el detector, pues las caracterı́sticas del modelo circuital del sensor cambiarán dependiendo

de la luz que le llegue. En especı́fico y tal como se afirma en (Huizenga y cols., 2012),

la impedancia de salida de los SiPM/MPPC variará según la cantidad de celdas que se

activen.

Finalmente se utiliza la fórmula (4.71) para determinar el jitter que tendrá este circuito

de lectura en el flanco de subida de la señal.
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Tabla 4.5. Jitter para distintos modelos de SiPM/MPPC

Modelo de SiPM Tiempo de
subida

dVout
dt

Ruido inte-
grado total

Jitter de
flanco de
subida

Hamamatsu S13360-
6075CS

873,88784 ps 4,06979 ·
106 V

s

447,21 µV 109,9 ps

Hamamatsu S10362-11-
25C

340,50654 ps 8,795166 ·
106 V

s

295,76 µV 33,62 ps

Hamamatsu S10362-11-
50C

387,85835 ps 1,33362 ·
107 V

s

295,76 µV 22,17 ps

Hamamatsu S10362-33-
25C

695,10269 ps 2,3864746 ·
106 V

s

447,4 µV 187,47 ps

Hamamatsu S10362-33-
50C

534,56998 ps 5,51758 ·
106 V

s

367,59 µV 66,62 ps

Simulación de jitter para varios SiPM polarizados con Vover = 1,5 V

Los valores de jitter, para distintos detectores, se ven en la tabla 4.5. En todas las si-

mulaciones se polarizó el detector con 1,5 V de over voltage y dV
dt

se calculó, para el pulso

de salida generado por 1 pixel de cada detector, como la pendiente en la zona media del

pulso de salida generado por el pixel.34

Los resultados de las simulaciones se muestran en la tabla 4.5, estas se hicieron con el

mismo voltaje Vover = 1,5 V, de modo de poder comparar los desempeños. Sin embargo,

desde la documentación reciente de Hamamatsu, se ve que para los MPPC con pixeles de

25 µm de lado se pueden polarizar con Vover = 2,3 V.

Factibilidad de Time Over Threshold para medir cantidad de carga

Para evaluar la factibilidad de la técnica Time Over Threshold se hace un análisis con-

sistente en disparar un número creciente de pixeles en un modelo de detector. A la salida

3Es decir, el jitter se calculó usando la zona de mayor pendiente del pulso de salida.
4Los modelos de los detectores se obtienen desde artı́culos citados en la sección 2.3 de esta tesis.
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de este se ubica un TIA y luego un discriminador ideal. A medida que se vaya disparando

una cantidad creciente de pixeles en el SiPM, se medirá la duración de la salida digital

del discriminador, pidiéndose determinar si esta información permite saber el número de

pixeles disparados o si el jitter lo impide.

Siguiendo lo establecido en (Rivetti, 2015) y asumiendo que el ruido de voltaje distri-

buye Gaussiano, se obtiene el parámetro σjitter de la ecuación (4.72). σjitter representa una

desviación estándar del momento en que se dispara el discriminador, por tanto se puede

ver que está relacionado a la variabilidad en la duración del pulso de salida del mismo.

σV ∼ N(µ, σ)

σjitter = σV
dV
dt

(4.72)

Según los requerimientos iniciales, el circuito deberá medir como máximo 3000 pi-

xeles de un SiPM. Por ello se conjetura que un buen candidato para SiPM es el modelo

Hamamatsu S10362-33-50c, pues cuenta con 3600 pixeles, con lo cual se maximiza el

área de cada pixel y por tanto el tamaño de la señal. Luego se realizan pruebas cambiando

la polarización del transistor M3 del circuito de lectura (ver figura 4.2), esto con el objeti-

vo de encontrar un punto óptimo de menor jitter para el primer cruce por el threshold. El

menor jitter logrado con esta variación fue de: 63,7 ps, con un voltaje VB3 = 1,34 V.

El threshold del discriminador se fija en el punto donde la pendiente de bajada del

pulso de salida del TIA es mayor cuando se dispara 1 pixel en el detector. Se hace de

este modo para fabricar el mejor escenario posible para esta técnica de medición de car-

ga. Las simulaciones se llevan a cabo con el detector Hamamatsu S10362-33-50c, por las

mismas razones explicadas anteriormente. El threshold calculado según las simulaciones
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es de Vthb = 1,7723 V, el cual se aproxima a Vthb = 1,77 V. Con este valor, se ve que

no es posible utilizar el método de Time Over Threshold. Esto porque, como se deben

leer señales de entrada en un rango dinámico grande (desde 1 pixel hasta 3000 pixeles), el

umbral del discriminador debe fijarse suficientemente bajo como para alcanzar a detectar

la señal generada por 1 pixel. Por otro lado la pendiente de bajada de la señal vout viene

dictada por una constante RC interna del detector. Por tanto es común que el disponer un

umbral lo suficientemente bajo como para detectar 1 pixel genere que las señales de mayor

amplitud pasen dicho umbral cuando tienen una pendiente muy baja (dada por la constante

RC interna del detector); lo que aumenta el jitter como se puede ver en la ecuación (4.71),

impidiendo que el método de Time Over Threshold pueda distinguir amplitudes de señales

entrantes.

Lo anterior se puede ver de mejor manera en la figura 4.14, donde se aprecia que si se

fija un umbral útil para detectar la señal de 1 pixel (trazo verde), el cruce por dicho umbral

de la señal más grande (trazo azul) se produce cuando esta tiene una pendiente mucho

menor, en comparación a la señal de 1 pixel, lo cual aumentará el jitter.

Figura 4.14. Señales vout de TIA para 1 pixel (lı́nea verde) y para 3 pixeles
(lı́nea azul).
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No obstante lo anterior, aunque Time Over Threshold no sirve para medir todo el ran-

go de señales desde 1 pixel hasta 3000 pixeles, sı́ se puede usar para medir un vecindario

acotado de señales.

4.3.2. Uso de Time Over Threshold en la derivada del pulso de señal

Ya que el uso del método de Time Over Threshold no resultó viable para un rango

amplio de pixeles disparados, se decide probar el observar la derivada de la señal obtenida

desde el amplificador de transimpedancia (TIA), y a partir de esa señal inferir la carga

entregada por el detector mediante Time Over Threshold.

Para corroborar esta idea se simula un derivador ideal de la señal que sale desde el

TIA; mediante una fuente ideal de voltaje en LTspice. Luego los valores de la derivada de

la señal saliente del TIA, obtenidos desde LTspice, se procesan para evaluar la factibilidad

de este método.5

Al igual que en la sección 4.3.1, si se quiere usar el método de Time Over Threshold,

se debe medir cuándo la señal cruza un umbral determinado. En este caso, los valores de

la derivada son del orden de los V
µs

, sin embargo como se sabe que en la implementación

real se tendrı́a como máximo 1,8 V, se fija el umbral en 1,77 V, solo porque es el mismo

umbral de la sección 4.3.1 y porque la derivada la señal que pasa por ese umbral es de

varios ordenes de magnitud mayor, por lo que su valor especı́fico no debiese afectar.

Se hicieron simulaciones que abarcaban desde el disparo de 1 pixel hasta el disparo

de 3000 pixeles. En cada una de esas simulaciones se midió la salida del derivador ideal,

registrando el momento en que su salida cruza el umbral fijado anteriormente. El primer

5Para estas pruebas se usó el modelo de detector Hamamatsu S10362-33-50c.
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cruce por el umbral suele no aportar información relevante, pues ocurre en momentos

similares para cualquier cantidad de pixeles disparados. Por otro lado el momento del se-

gundo cruce por el umbral se puede ver en el gráfico 4.15. En el eje X del gráfico 4.15 se

encuentra el número de pixeles que fueron activados en el detector y en el eje Y el instante,

medido en segundos, en el que ocurre el cruce.

Se pude ver que existen puntos outliers en el gráfico 4.15. Estos se atribuyen a erro-

res numéricos en el cálculo de la derivada, pues el método que usa el programa LTspice

para resolver circuitos presenta oscilaciones intrı́nsecamente, y como se mencionó antes,

las derivadas resultantes son del orden V
µs

, por tanto tanto existe la posibilidad de que el

segundo cruce registrado se deba a un error numérico.
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Figura 4.15. Momento del cruce por umbral de la señal dada por la deriva-
da de vout del TIA.

Dado que el primer cruce por el umbral (el cual marca el inicio de la señal) es pareci-

do para cualquier cantidad de pixeles activados, la cantidad de carga que llegue se deberı́a
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diferenciar en el umbral de bajada. Sin embargo se ve que el tiempo en el cual ocurre el

segundo cruce por el umbral no es monotónico en función del número de pixeles dispa-

rados, lo cual impide diferenciar ciertas cantidades de carga unas de otras. Por ejemplo

en el gráfico 4.15, se ve que si se mide una señal que tiene su segundo cruce en torno a

≈ 4,4 ·10−10 s, será difı́cil distinguir cuántos pixeles (cuánta carga) produjo esa señal; ello

se aprecia mejor en la figura 4.16, donde la lı́nea verde indica un tiempo de 4,4 · 10−10

segundos.
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Figura 4.16. Momento del cruce por umbral de la señal dada por la deriva-
da de vout del TIA.

El comportamiento de la derivada de vout observado se puede explicar en 2 fases. Una

en la cual los transistores del TIA operan dentro de sus márgenes y otra en la que los

transistores del TIA se saturan debido a la gran amplitud de señal proveniente desde el

detector. En la primera fase, se observa que a mayor cantidad de pixeles activados, ma-

yor es la amplitud de la señal y más rápidamente se alcanza el peak de la misma. Este

comportamiento también es reportado en (Villa y cols., 2015), donde se afirma explı́cita-

mente, y en (Marano y cols., 2013), donde se ve que a medida que más pixeles se activan
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la constante de tiempo del flanco de subida del pulso producido por el detector, se hace

más chica. Además de estas referencias, este fenómeno también se ve si se reemplaza el

TIA por una resistencia pequeña, lo cual indica que es un fenómeno del detector y no del

circuito de lectura. La explicación de este fenómeno está en que a medida que más pixeles

del detector se activan, menor es el número de celdas inactivas que actúan como pasabajos

de la señal de corriente generada en las celdas activas del detector.

La segunda fase del comportamiento se debe a que los transistores del TIA salen de sus

regiones de operación debido a las altas amplitudes de las señales provenientes del SiPM.

Esto hace que el comportamiento del TIA empeore, teniendo un peor ancho de banda. Al

tener un TIA más lento, el circuito ya no es capaz de procesar rápidamente el peak inicial

de la señal proveniente del TIA, por lo que a medida que las señales entrantes se hacen

más grandes, el voltaje vout del TIA llega a su peak cada vez más tarde.

Por las razones anteriores, se descarta la opción de detectar la cantidad de carga (el

número de pixeles activados) que se produjo en el detector.

4.3.3. Integrador

Como se puede ver en (Calò y cols., 2019), existen múltiples métodos para medir la

carga que entrega en SiPM, entre ellos está: integrador, detector de peak o Time Over Th-

reshold. Entre estas opciones, ya se vio en la sección 4.3.1 que Time Over Threshold no es

factible en este caso, mientras que el detector de peak puede resultar demasiado complejo

de implementar. Por ello se explora el integrador.

Por otro lado, si se ve el capı́tulo llamado “Time invariant shapers” de (Rivetti, 2015),

se aprecia que los pulse shapers consisten en un circuito inicial CR (haciendo las veces
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de derivador) y luego un circuito RC (cumpliendo la función de integrador). Los pulse

shapers ayudan a filtrar ruido de un pulso de señal y para obtener una señal con una forma

muy bien definida a partir de un pulso de entrada; que la señal de salida del pulse shaper

tenga una forma muy bien definida ayuda a leer dicha señal en un instante conocido. Lue-

go se ve que cuando entra una señal desde el detector al TIA, la forma de la señal que sale

desde el TIA se parece a la forma de la señal que sale desde un derivador CR. A partir de

ahı́ se conjetura que la salida del TIA se puede modelar como la salida de un derivador

con constante CR igual a la constante más lenta de la señal que entrega el SiPM (para ver

las constantes de tiempo del SiPM ver sección 2.4 de este documento).

Por tanto, bajo el supuesto de que la salida del TIA se puede modelar como la salida

de un derivador CR con constante de tiempo dada por la constante de tiempo más lenta del

detector, se diseña un integrador que irá conectado a la salida del TIA. Con este integrador

se creará un pulse shaper que permita tener una forma de onda de salida muy bien definida.

Se sabe que la constante lenta de la señal del TIA corresponde al término τlenta =

(CD + CQ) · RQ. Luego se diseñará un circuito integrador para que tenga la constante

de tiempo τint = τlenta. Esta decisión es arbitraria, sin embargo se toma a partir de las

recomendaciones en (Rivetti, 2015), donde se establece que fijar las dos constantes de un

pulse shaper en un mismo valor entrega un buen desempeño. Además de ello, el fijar la

constante τint = τlenta permite que τint esté en el orden de magnitud de las constantes de

los detectores SiPM, por tanto la señal de salida del integrador no corre el riesgo de quedar

bajo el piso de ruido.

Es evidente que esto tiene un inconveniente, hace que el diseño del circuito de lectura

dependa de constantes de tiempo fijadas por el detector, sin embargo si las constantes de

tiempo del detector e integrador no calzan perfectamente, la señal se verá deformada, pero

se mantendrá consistente para el mismo modelo de sensor SiPM. En este caso la señal se
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deformará, pero seguirá siendo apreciable, pues las constantes de tiempo serán de órdenes

de magnitud parecidas.

Dado el ejemplo de la figura 18 del trabajo (Calò y cols., 2019), y la simplicidad del

circuito, se optó por una topologı́a consistente en un amplificador (dado por el primer am-

plificador del discriminador), un integrador con constante de tiempo RC = τlenta, y un

buffer de voltaje que separe estas 2 etapas. El esquemático de una de las ramas del inte-

grador se puede ver en la figura 4.17; la otra rama posee la misma estructura. La fuente de

corriente IBIAS INT vista en la figura 4.17 se implementa con un transistor PMOS.

VDD

Vin

Vout

IBIAS_INT

M1

RINT

CINT

Figura 4.17. Esquemático del integrador.

Además,se debe señalar que se desistió de implementar un integrador construido en

torno a un amplificador single-ended, pues las variaciones de proceso y la alta ganancia

del amplificador harı́an que esta cambiase su punto de operación dependiendo de en qué

esquina del proceso resulta fabricado el chip.

Por otro lado, el integrador está agregando un filtro pasabajos. Esto filtrará altas fre-

cuencias del ruido electrónico, lo que hará que el integrador produzca una señal más lenta

que la del TIA, pero con menor ruido que la de este. Es por esta razón que el foco de la
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reducción del ruido electrónico se pone en el TIA, ya que el ruido ahı́ obtenido será el peor

escenario del circuito. Las etapas posteriores del circuito podrán mejorar el desempeño de

ruido.

91



CAPÍTULO 5. CONTROL DE GANANCIA DE DETECTORES

5.1. Circuito implementado para control de ganancia

Se debe establecer la resolución del DAC. Los criterios para ello son de resolución

suficiente, pero sin incrementar innecesariamente la complejidad del circuito.

5.1.1. Cálculo de la resolución del DAC

En la tabla 1.1 se ve que los DACs usados para controlar la ganancia de los SiPM,

y que además se fabrican en tecnologı́a CMOS, tiene 8 bits de resolución. Dados estos

datos, se evalúa un dispositivo con dicha cantidad de bits de resolución.

En las hojas de datos de los detectores SiPM/MPPC suele aparecer la curva que rela-

ciona la ganancia del dispositivo con el voltaje de overdrive. Un ejemplo de este tipo de

curvas se puede ver en la figura 5.1.

De ese modo, si se logra relacionar la cantidad de carga del detector por pixel activado

con el voltaje producido a la salida del TIA, se podrá ver el efecto que produce un cambio

en el voltaje de overdrive del detector en la salida del TIA, y de ese modo juzgar si los

pasos de voltaje que entrega el DAC tienen el tamaño suficiente.

Para lo anterior se cuenta con la función de transferencia del TIA, que relaciona iin

con vout, y el supuesto de que el pulso recibido desde el MPPC puede modelarse como un

impulso de corriente.
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Figura 5.1. Gráfico de ganancia versus Vov del MPPC S13360 − 3050
(“S13360 series. MPPCs for precision measurement”, 2016).

El cálculo del efecto de un paso del DAC en la salida del TIA se hace con su función

de transferencia y considerando ganancias del TIA del orden de 100 V/I. Esto es un valor

aproximado, sin embargo sirve para tener intuición del efecto del DAC en la señal de sali-

da.

El Vov nominal del detector S13360− 30501 es Vov = 3 V. A dicho voltaje la ganancia

del MPPC es de 1,7 · 106. En la hoja de datos del sensor se cuenta con el gráfico 5.1,

desde el cual se puede ver que la pendiente de ganancia respecto a Vov es n = 575000.

Es posible calcular cuánto influirı́a una variación de 10 mV en el voltaje de polarización.

Esto como una prueba robusta, pues si se tiene un DAC de 8 bits y este tiene un rango

de voltaje de salida de ≈ 1 V, cada paso del DAC variará ≈ 3,9 mV el voltaje de salida.

Según dichos cálculos, el efecto de variar 10 mV el voltaje de polarización del MPPC es

1Se escoge este detector, porque es el modelo de Hamamatsu más reciente del cual se encontró documenta-
ción detallada, y posee 3600 pixeles.
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de 9,3904µV a la salida del TIA, mientras que la salida del pulso equivalente a 1 pixel ac-

tivado tiene una amplitud de≈ 2,77 mV; esta variación de Vov tiene un efecto≈ 295 veces

más pequeño que la señal producida por 1 pixel disparado en el detector. Además de lo

anterior, el ruido a la salida del TIA debiese tener una amplitud de mayor a 250µv (RMS).2

El tamaño de los transistores y ganancias del TIA usado para estas simulaciones cam-

biará respecto al diseño final, sin embargo los órdenes de magnitud de dichos parámetros

no cambiarán. Por tanto la conclusión de que un DAC de 8 bits es suficientemente preciso

como para modificar la ganancia del detector de forma fina se sigue cumpliendo.

Por el contrario, se podrı́a argumentar que una resolución de 8 bits es innecesariamen-

te alta en este caso. Esto es verdad para el TIA que se diseña en este chip, y viene dado

porque para poder leer hasta 3000 pixeles de SiPM, el amplificador de transimpedancia

posee poca ganancia en comparación a otros circuitos de lectura de MPPCs. Sin embargo

se decide mantener la resolución de 8 bits para el DAC porque eso permite usar esa parte

del chip para controlar la polarización de detectores que sean leı́dos por otros circuitos de

mayor ganancia.

5.1.2. DAC diseñado

El conversor de datos a diseñar posee la ventaja de que solo debe desempeñarse bien

en DC. Esto facilita el diseño, pues no es necesario que el circuito sea rápido. Por tanto,

por simplicidad se decide implementar un DAC consistente en fuentes de corriente conec-

tadas en paralelo y escaladas en potencias de 2. De ese modo se puede traducir una palabra

digital de entrada en una corriente representativa generada por dichas fuentes. El diseño

se hace siguiendo las recomendaciones establecidas en (Razavi, 2018).

2Número estimado en base a los casos vistos.
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Una representación simplificada del DAC se puede ver en la figura 5.2. En ella se apre-

cian las fuentes de corriente escaladas en potencias de 2 y que se conectan a una resistencia

de salida mediante un circuito que actúa de buffer.

I0

2*I0

4*I0

Vout

Figura 5.2. Esquema del DAC implementado.

Monotonicidad del DAC

Ya que las fuentes de corriente en la figura 5.2 se escalan en potencias de 2, se to-

ma el enfoque de diseñar una fuente de corriente unitaria y luego replicarla para lograr

el escalamiento. Los cálculos presentados consideran una fuente implementada mediante

1 transistor, sin embargo luego se decide mejorar el desempeño agregando un transistor

de cascodo a esta fuente, sin que ello empeore el desempeño de lo calculado, tal como se

recomienda en (Razavi, 2018).

La INL es la diferencia entre el valor ideal que debiese tener la salida del DAC y

el valor real que presenta para una entrada digital particular. Los cálculos tienen el ob-

jetivo de lograr un DAC monotónico, para lo cual se debe cumplir la restricción de que

|INL| < 0,5 ·LSB, donde LSB es la menor unidad de voltaje que puede variar el conver-

sor diseñado.
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Para la fuente de corriente unitaria se sabe que la mayor desviación estándar de la INL

(σINL max) vendrá dada por la ecuación (5.1) (Manganaro, 2011), donde σI es la desvia-

ción estándar de la corriente y N es el número de bits del conversor.

σINL max ≈
σI
2

√
2N (5.1)

Si se ve el trabajo de (Razavi, 2018), se aprecia que para una desviación estándar de

INL, la INL máxima esperada vendrá dada por (5.2), donde Iu es la corriente unitaria.

INLmax =
σI
2Iu

√
2NLSB (5.2)

Además, desde (Manganaro, 2011) se conocen las relaciones (5.3), (5.4) y (5.5), donde

gm es la transimpedancia del transistor que forma la fuente de corriente unitaria y σVT es

la desviación estándar del voltaje VT de dicho transistor. Además se hacen las aproxima-

ciones (5.6) y (5.7).

σI
Iu

=
gm
Iu
σVT (5.3)

σVT =
AVT√
WL

(5.4)

AVT ≈ 6 mV · µm (5.5)

gm ≈
2Iu

VGS − VT
(5.6)
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VGS − VT ≈ 0,2 mV − 0,3 mV (5.7)

Uniendo las expresiones anteriores se obtiene la ecuación (5.8), y si se impone que

INLmax < 0,5 · LSB se llega a (5.9). Por tanto esta última ecuación es la usada en el

diseño para lograr un DAC monotónico.

INLmax =

(
gm
Iu

) √
2N

2
σVTLSB (5.8)

(
gm
Iu

) √
2N

2

AVT√
WL

< 0,5 (5.9)

Ruido electrónico a la salida del DAC

Se busca evaluar el efecto en la señal del SiPM el conectar el DAC al mismo nodo que

el fotomultiplicador de silicio.

Para los cálculos solo se considera el ruido del espejo de corriente de salida. El primer

motivo para esto es que, por simplicidad, se decide fijar el tamaño de los transistores de

las fuentes de corriente unitarias solo siguiendo el criterio de monotonicidad. Por tanto el

calcular las expresiones de ruido para ellas no afectará el diseño.

El segundo motivo es que se conjetura que parte importante del ruido a la salida del

DAC vendrá dado por el espejo de corriente de salida. Se llega a esta conclusión a partir

de la figura 5.3 obtenida desde simulaciones de LTspice preliminares. En dicha imagen

el trazo verde corresponde a la densidad espectral de potencia del ruido integrado total

referido a la salida, el trazo morado corresponde a la densidad espectral de potencia del

ruido aportado por el transistor M1, el trazo rojo al del transistor M2 y el azul al de la
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resistencia de salida.

Figura 5.3. Ruido integrado total y aporte de ruido del espejo de corriente.

El tercer motivo es que, en caso de que las simulaciones mostrasen que el ruido ge-

nerado por el DAC impide detectar la señal proveniente del SiPM, se pueden usar las

ecuaciones obtenidas para diseñar un espejo de corriente de menor ancho de banda, lo

cual filtrará ruidos de alta frecuencia y reducirá el ruido integrado total referido a la salida

del DAC.

El circuito en pequeña señal del espejo de corriente de salida para una rama se puede

ver en la figura 5.4, en este caso equivale al formado por los transistores M1 y M2 de la

figura 5.5.

Para el cálculo de las expresiones de ruido se comienza por calcular la resistencia de

salida del espejo de corriente. Por simplicidad, se calcula primero ˜ZDAC
out , que representa a

todo el circuito de la figura 5.4 menos la resistencia Rs.
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ro1

gm1*vg1

Cgs1
+

Cgs2

Cgd2

gm1*vg1 ro2 Rs

vg1 VOUT
IIN

Figura 5.4. Circuito en pequeña señal del espejo de corriente de una rama
del DAC.

Haciendo los cálculos correspondientes se llega a que ˜ZDAC
out está compuesto por (5.10)

y (5.11).

˜ZDAC
out = Href ·

1 + a

1 + b+ c+ b · d
(5.10)



Href = ro1 ‖ ro2 ‖
1

gm1

‖ 1

gm2

a =
gm1

s · Cgd2

b = s · (Cgs1 + Cgs2)

(
ro1 ‖ ro2 ‖

1

gm1

‖ 1

gm2

)
c =

gm1

s · Cgd2ro2(gm1 + gm2)

d =
1

s · Cgd2ro2

(5.11)

Por tanto, la impedancia de salida del DAC vendrá dada por (5.12).

ZDAC
out = ˜ZDAC

out ‖ Rs (5.12)
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Luego, el aporte de ruido desde el transistor 1 hasta VOUT de la figura 5.4 vendrá dado

por (5.13) y (5.14), donde Href , b, c y d son los indicados en las ecuaciones (5.11).

H̃T1 = Href ·
1− gm2

s·Cgd2

1 + b+ c+ b · d
(5.13)

HT1 =
H̃T1 ·Rs

˜ZDAC
out +Rs

(5.14)

El aporte de ruido desde el transistor 2 hasta VOUT de la figura 5.4 vendrá dado por

(5.15) y (5.16), donde Href , b, c y d son los indicados en las ecuaciones (5.11).

H̃T2 = Href ·
1 + 1

s·Cgd2(ro1‖ 1
gm1

)

1 + b+ c+ b · d
(5.15)

HT2 =
H̃T2 ·Rs

˜ZDAC
out +Rs

(5.16)

Mientras que el ruido aportado por la resistencia de salida Rs vendrá dado por las

ecuaciones (5.17) y (5.18).
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HrefRs =

(
ro1 ‖ ro2 ‖ Rs ‖

1

gm1

‖ 1

gm2

)
aRs =

1

s · Cgd2(ro1 ‖ 1
gm1

)

bRs = s · (Cgs1 + Cgs2)

(
ro1 ‖ ro2 ‖ Rs ‖

1

gm1

‖ 1

gm2

)
cRs =

gm1ro1 + 1

s · Cgd2(gm1ro1(ro2 ‖ Rs)gm2ro1(ro2 ‖ Rs) + ro1 + (ro2 ‖ Rs))

dRs =
s · (Cgs1 + Cgs2)

(
ro1 ‖ ro2 ‖ Rs ‖ 1

gm1
‖ 1
gm2

)
s · Cgd2(ro2 ‖ Rs)

(5.17)

HRs = HrefRs ·
1 + aRs

1 + bRs + cRs + dRs
(5.18)

Simulaciones hechas en el programa LTspice indican que el ruido de voltaje RMS a la

salida del DAC es de ≈ 741,45 µV, sin embargo dicho valor no considera la capacitancia

del detector. Según las mismas simulaciones, el detector que se usó para las simulaciones

de la sección de resultados y que tiene 500 pF de capacitancia, hace bajar dicho ruido

RMS a ≈ 41,88 µV y genera una señal con amplitud de 799,1 µV en el nodo VOUT de

la figura 5.4; esto sin conectar el TIA al mismo nodo. Lo anterior lleva a concluir que el

ruido generado por el DAC no es suficiente como para ocultar la señal proveniente desde

el detector.

5.1.2.1. Esquemático del DAC

La figura 5.5 muestra un esquemático de una celda del circuito del DAC donde es

posible apreciar dos fuentes de corriente y los espejos de corriente que las separan de la

resistencia de salida. Dado que la implementación de las fuentes de corriente es mediante

pares diferenciales, la salida es diferencial, sin embargo solo se usa una de las ramas. Las

entradas digitales de las fuentes de corriente son diferenciales y se pueden ver en color
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verde, mientras que las salidas se pueden ver en color rojo.

VBIAS 1

VBIAS 2

VBIAS 1

VBIAS 2

Dn ¬Dn Dn+1 ¬Dn+1

VDD VDD

VDD VDD

ROUT1 = 3.3 kΩ ROUT2 = 3.3 kΩ

VOUT ¬VOUT

M2

M1 M3

M4

M5 M6 M7 M8

M9 M10

M11 M12

Figura 5.5. Detalle de la implementación de fuentes de corriente y espejo
de corriente del DAC.
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CAPÍTULO 6. RESULTADOS

6.1. Respuesta ante el disparo de 1 pixel del fotomultiplicador de silicio

Para ver el desempeño del circuito se realizan simulaciones post layout del chip. Es-

tas simulaciones son las más exactas posibles, pues el circuito usado para la simulación

es extraı́do directamente del chip ya dibujado. El programa encargado de la extracción

obtiene el modelo circuital de todos los componentes dibujados en el chip, junto con las

resistencias y capacitancias parásitas.

El programa usado para la extracción del circuito desde el layout se llama Calibre,

mientras que el programa usado para simular el comportamiento del circuito es Tspice.

Ambos pertenecen al grupo de programas de Mentor Graphics.

Aquı́ se muestran los resultados para la esquina TT del proceso de fabricación, sin em-

bargo también se comprobó el correcto funcionamiento del chip en el resto de las esquinas

del proceso. La tabla 6.1 muestra los resultados de las salidas análogas en las simulaciones

realizadas.

Como señal de entrada se usó un pulso de corriente de 0,1 ns con una amplitud de

4 mA. Esto porque la carga eléctrica entregada por dicho pulso de corriente es equivalen-

te a la carga que entregarı́a 1 pixel disparado en el detector Hamamatsu S14160-3050HS

(“S14160/S14161 series. Low breakdown voltage type MPPC for scintillation detector”,

2019)1 a su ganancia nominal de 2,5 × 106. Se emula su comportamiento con una fuente

de corriente y capacitor pues en el momento del diseño del circuito no existı́a un modelo

detallado del detector.

1Se decide hacer las pruebas finales con este modelo de detector pues el profesor Sergey Kuleshov indicó
que dicho modelo era un candidato para usarse en un experimento de fı́sica de partı́culas Na64.
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Tabla 6.1. Amplitud y ruido integrado total para salidas analógicas del chip

Salida de voltaje
del TIA

Salida de voltaje
de integrador izq

Salida de voltaje
de integrador der

Amplitud 14,7 mV 3,58 mV 15,46 mV
Ruido inte-
grado total

354,28 µV 793,77 µV 830,65 µV

Las formas de onda de las salidas analógicas se pueden apreciar en las figuras 6.1 y

6.2, mientras que la salida producida por el discriminador se ve en la figura 6.3.

Figura 6.1. Salida del Amplificador de transimpedancia.

La salida digital del discriminador se disparará ≈ 3,28 ns después de el canal haya re-

cibido un pulso ideal de corriente equivalente a 1 pixel activado en el detector Hamamatsu

S14160-3050HS, y su transición desde 1,8 V a 0 V demorará ≈ 0,68 ns. Estos tiempos

podrı́an cambiar con el detector real, pues la forma de señal entregada por el SiPM no es

un pulso ideal y variará dependiendo del MPPC.

Por otro lado, el consumo de corriente del chip se puede separar en sus alimentaciones

digital y análoga. La alimentación digital entrega corriente solo al buffer digital que ayuda
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Figura 6.2. Salida diferencial del integrador.

Figura 6.3. Salida digital producida por el discriminador.

a extraer la señal del discriminador, mientras que la alimentación analógica da corriente al

resto del chip. Se decidió separar la alimentación del buffer digital para disminuir el ruido

producido en tierra y VDD cuando se produce una transición entre estados digitales.

En las figuras 6.4 y 6.5 se pueden ver el consumo de corriente del chip cuando recibe

una entrada equivalente a 1 pixel disparado en el detector Hamamatsu S14160-3050HS;
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los valores expuestos corresponden a la esquina TT del proceso de fabricación. A partir de

las imágenes 6.4 y 6.5 se puede afirmar que el consumo en estado de reposo vendrá dado

fundamentalmente por la alimentación analógica, teniéndose un consumo de ≈ 41 mA.

Por otro lado solo se consume corriente digital durante las transiciones del discriminador,

teniéndose un peak de hasta 140 mA, con un gasto de 322,81 pJ de energı́a en la alimen-

tación digital para el escenario simulado.

Figura 6.4. Gráfico de la corriente análoga consumida cuando se recibe la
señal de 1 pixel.

Finalmente, se calcula el jitter a la entrada del discriminador. Para ello se mide el ruido

integrado total en dicho nodo y se calcula la pendiente de la señal entrante al discrimina-

dor. Para el cálculo de la pendiente se considera el inicio del pulso y su peak, antes de que

aparezca la distorsión vista en las figuras anteriores. Usando la ecuación (4.71) resulta un

jitter de 354,71 ps. Este valor irá disminuyendo a medida que se activen más pixeles al

mismo tiempo, pues el valor del denominador de la ecuación (4.71) aumentará.
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Figura 6.5. Gráfico de la corriente digital consumida cuando se recibe la
señal de 1 pixel.

6.2. Respuesta ante el disparo de múltiples pixeles

Para evaluar el desempeño del chip ante múltiples pixeles disparados en el SiPM, se

hace crecer la amplitud del pulso de corriente usado en la sección 6.1. De ese modo si se

quiere simular la llegada de 2 pixeles se duplica la amplitud del pulso, si se quiere simular

el arribo de 3, se triplica, etc.

Dado el tiempo que toma hacer una simulación post layout, se decide simular el dis-

paro de algunos pixeles e interpolar la respuesta del chip entre esas muestras. Además de

ello, tal como se vio en la sección 2.2, los fotomultiplicadores de silicio poseen mayor

resolución para pocos pixeles disparados, por tanto se decide concentrar las simulaciones

en pocos pixeles disparados y distanciarlas para una mayor cantidad. Se simuló el disparo

de: 1, 2, 3, 7, 11, 29, 47, 199, 521, 2207 y 3000 pixeles, y la respuesta del sistema entre

ellos se interpoló de forma lineal.
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Se toman 2 enfoques de cómo leer las salidas analógicas del chip. El primero es inter-

pretar que el usuario calibrará el circuito para siempre leer las señales en el mismo instante

de tiempo después de que el discriminador se dispara. Se asume que el usuario siempre

leerá las señales analógicas en el momento de máxima amplitud para la salida producida

por 1 pixel, sin embargo ese punto es arbitrario y se podrı́a escoger otro. El segundo en-

foque es asumir que el usuario será capaz de identificar la amplitud máxima de las salidas

analógicas, por tanto se registra el valor máximo de dichas señales independientemente del

momento en que esto ocurra; ello puede lograrse con un detector de peak externo activado

cuando el discriminador se dispara. Se hace la distinción de los 2 enfoques anteriores pues

a medida que la corriente recibida desde el SiPM crece, el momento de máxima amplitud

de las salidas analógicas se retrasa.

El desempeño de ambos enfoques para las salidas del TIA y del integrador se puede

ver en las figuras 6.6 y 6.7. La duración de los pulsos del discriminador se pueden ver en

la tabla 6.2.
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Figura 6.6. Amplitud de la salida de voltaje del TIA
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Figura 6.7. Amplitud de la salida diferencial del integrador

Tabla 6.2. Duración de pulsos del discriminador según número de pixeles
disparados en el detector

Número de pixeles dis-
parados

Duración de pulso del
discriminador

1 pixel 11,4 ns
2 pixeles 17,68 ns
3 pixeles 21,24 ns
7 pixeles 31,65 ns
11 pixeles 38,07 ns
29 pixeles 54,88 ns
47 pixeles 65,88 ns
199 pixeles > 100 ns

6.3. Discusión

Respecto a las señales vistas en las figuras 6.1, 6.2 y la tabla 6.1, se observan 3 com-

portamientos llamativos: la presencia de una oscilación de alta frecuencia en el mismo

momento en que la señal del discriminador se activa, amplitudes dispares en las salidas

diferenciales del integrador, y que el voltaje de baseline de la salida diferencial del inte-

grador no está exactamente en 0 V. La explicación para el primer fenómeno es que las
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inductancias aportadas por los wire bond que conectan las alimentaciones del chip hacen

que el ruido generado por la activación del buffer digital genere ruido en la alimentación

análoga del chip, pues tanto la alimentación digital como análoga deben compartir tierra.

Prueba de lo anterior es que las oscilaciones desaparecen cuando no se consideran las in-

ductancias parásitas de los wire bond de la alimentación analógica.

En segundo lugar las diferencias en las amplitudes de ambas salidas diferenciales del

discriminador, vistas en la tabla 6.1, se explican porque la compensación de mismatch está

funcionando en las pruebas realizadas. Como se explicó en la sección 4.2.3, la compen-

sación actúa en la salida de la primera etapa de amplificación del discriminador, que es

donde se conecta el integrador diferencial. La compensación genera que los voltajes de

baseline de salida de la primera etapa de amplificación cambien y que alguno de ellos se

pueda acercar a los rieles de alimentación. Ello degradará la capacidad de amplificar de

esa rama del integrador.

Se podrı́a argumentar que la caracterı́stica anterior pone en peligro la capacidad de

detectar señales del integrador. Esa posibilidad se descarta pues la amplitud de la señal di-

ferencial aún se encuentra lejos del piso de ruido. No obstante lo anterior, sı́ se recomienda

que el usuario calibre el dispositivo y sus 4 canales antes de su uso.

En tercer lugar, que el voltaje de baseline del integrador diferencial no esté centrado

en cero se debe también a la compensación de mismatch que se encuentra operando.

Respecto a las figuras 6.4 y 6.5, las oscilaciones apreciadas se debe a que las tierras

análogas y digitales deben unirse en un punto, y por ese punto se introduce ruido produci-

do por el cambio de estado del buffer digital. Este fenómeno es causado, principalmente,
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por las inductancias parásitas que poseen los bond wire que conectan el chip con su en-

capsulado.

En simulaciones donde se reciben pulsos de corriente que emulan señales de hasta

3000 pixeles, no se notaron cambios significativos en el consumo promedio de la alimen-

tación analógica, ni en el consumo peak de la etapa digital. En la imagen 6.8 se puede ver

el consumo de corriente analógica cuando con una entrada de carga equivalente a 3000

pixeles.

Figura 6.8. Consumo de corriente analógica para una entrada equivalente
a 3000 pixeles.

En otro aspecto, se evalúa la capacidad para resolver pixeles del circuito. Se consi-

derará que una señal puede distinguirse de una vecina si están separadas por más de 6σ

de ruido entre sı́. Si se considera una señal a, se asume que el ruido electrónico generará

una zona de incertidumbre de 3σ a cada lado de la señal original, por tanto si se tiene
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una señal vecina b, ambas señales se podrán resolver solo si sus respectivas zonas de in-

certidumbre no se solapan entre sı́. De ese modo se llega al criterio de los 6σ de separación.

La forma de aplicar el criterio de los 6σ es primero calcular la pendiente resultante de

las interpolaciones mostradas en las figuras 6.6 y 6.7; la pendiente indicará cuánto aumen-

ta la amplitud de la salida cuando se recibe un pixel más de señal desde el detector. Luego

se deben sumar los aportes de tantos pixeles como sea necesario para rebasar la barrera de

los 6σ correspondiente a dicha salida, cuando se sobrepase dicha barrera, se ha encontrado

la capacidad de resolución de dicho tramo de interpolaciones.

Siguiendo la lógica anterior, se puede afirmar que para ambos enfoques de medición

del integrador, este no es capaz de resolver diferencias de 1 pixel disparado, pero sı́ es

capaz de resolver diferencias de 2 pixeles disparados. Dicha capacidad se va degradando

a medida que se reciben señales más grandes desde el SiPM. Un resumen de la capacidad

para resolver pixeles se presenta en la tabla 6.3. Similarmente, para la salida del TIA la

tabla resumen es 6.4. Se debe notar que los datos del TIA no son confiables con pocos pi-

xeles, pues allı́ las oscilaciones causadas por el buffer digital aumentan de forma anómala

la amplitud de la señal. Recordar que la salida del TIA está pensada para entregar infor-

mación de cientos o más pixeles.

A la luz de los datos anteriores, cobra importancia la opción de usar la técnica de Ti-

me over threshold para resolver señales de pocos pixeles. Si se ve la tabla 6.2 y el jitter

calculado al final de la sección 6.1, se nota que mediante esta técnica sı́ se debiese po-

der resolver la llegada de 1, 2 o 3 pixeles. Se debe recordar que el desempeño exacto del

discriminador dependerá del detector particular que se conecte al chip, sin embargo tal

como mostraron las simulaciones de la sección 4.3.1, la capacidad de resolver las señales

de pocos pixeles debiese permanecer intacta.
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Tabla 6.3. Capacidad para resolver pixeles del integrador.

Número de
pixeles dispa-
rados en el
detector

Capacidad de resolu-
ción de pixeles midien-
do máximo de señal

Capacidad de resolu-
ción de pixeles midien-
do en instante de máxi-
ma señal para 1 pixel.

1 - 11 2 2
11 - 29 3 3
29 - 47 4 6
47 - 199 10 20
199 - 521 35 100
521 - 2207 250 Indistinguible
2207 - 3000 Indistinguible Indistinguible

Tabla 6.4. Capacidad para resolver pixeles del TIA.

Número de
pixeles dispa-
rados en el
detector

Capacidad de resolu-
ción de pixeles midien-
do máximo de señal

Capacidad de resolu-
ción de pixeles midien-
do en instante de máxi-
ma señal para 1 pixel.

1 - 2 1 1
2 - 3 1 2
3 - 7 1 1
7 - 11 2 2
11 - 29 3 3
29 - 47 4 4
47 - 199 7 8
199 - 521 9 11
521 - 2207 20 40
2207 - 3000 575 Indistinguible
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CAPÍTULO 7. CONCLUSIÓN

A partir de los resultados obtenidos se puede concluir que se lograron los objeti-

vos planteados inicialmente, aunque con ciertas condiciones. El circuito es capaz de leer

señales provenientes desde un detector SiPM/MPPC en un rango que va desde 1 fotón de-

tectado hasta 3000, sin embargo pierde resolución a medida que recibe señales de mayor

amplitud. Esto es esperable pues tal como se mostró en la sección 4.1.3, no es factible

diseñar un circuito, en este tecnologı́a, en donde los transistores no saturen al recibir de-

masiada carga desde un SiPM. Por otro lado, como se vio en el capı́tulo 2, los mismos

detectores pierden precisión a medida que disparan más pixeles simultáneamente.

Debe señalarse que la capacidad de leer hasta 3000 pixeles se alcanza solo cuando se

registra el valor de la amplitud máxima para las salidas analógicas, por tanto el instrumen-

to o el circuito usado para leer las salidas del chip debe aumentar en complejidad. Si por

otro lado se decide siempre leer las salidas analógicas en un mismo instante de tiempo,

por ejemplo en el momento de máxima amplitud cuando se ha recibido solo 1 pixel, la ca-

pacidad de leer hasta 3000 pixeles se degrada respecto al caso anterior, tal como se expuso

en la sección 6.2.

Para algunas esquinas del proceso de fabricación, la amplitud de la señal producida

desde el TIA y el integradores se encuentra cerca del piso de ruido cuando en el sensor se

dispara solo 1 pixel. Sin embargo es de esperar que el discriminador continúe operando en

dichos casos.

En referencia al aporte de este trabajo respecto al estado del arte, se pueden citar 5

chips que cumplen funciones similares al aquı́ presentado: SPIROC, MUSIC, EASIROC,
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PETIROC y VATA64HDR16, todos ellos referenciados en el estado del arte de la intro-

ducción. Respecto a los primeros 4, resulta compleja una comparación directa, pues di-

chos circuitos integrados no están diseñados en tecnologı́as CMOS, sino que en SiGe. No

obstante se debe afirmar que poseen un desempeño que parece sobrepasar al del circuito

presentado en esta tesis, sin embargo es probable que los costos de fabricación en tecno-

logı́a SiGe sobrepasen a los de CMOS.

Por otro lado, el chip VATA64HDR16 (Meier y cols., 2010; Bagliesi y cols., 2011)

se fabrica con tecnologı́a CMOS de 0,35 µm, por tanto aquı́ las comparaciones sı́ pue-

den hacerse más directamente. Como se puede ver en (Meier y cols., 2010; Bagliesi y

cols., 2011), dentro de las ventajas del VATA64HDR16 se cuenta su linealidad, la cual se

mantiene hasta recibir 12 pF, y su capacidad para recibir señales de polaridad positiva o

negativa; a diferencia del chip diseñado en esta tesis, que está optimizado para solo recibir

señales con polaridad negativa. Adicionalmente, si se quiere sacar el máximo provecho

al chip propuesto, se debe leer siempre el punto máximo de sus señales, lo cual implica

agregar complejidad a la placa PCB donde irá soldado.

Por otro lado, dentro de las desventajas de VATA64HDR16 respecto al chip aquı́ pre-

sentado, se cuentan que solo maneja detectores con capacitancia máxima de 300 pF, que

como máximo puede recibir 50 pC de carga, y que la constante de tiempo más rápida que

posee el circuito es de 50 ns. Por el contrario el circuito aquı́ propuesto se ha simulado

conectado a fuentes de corriente y capacitancias que emulan detectores de 500 pF, reci-

biendo carga de hasta 1,2 nC.

Otra diferencia que se puede citar entre VATA64HDR16 y el circuito aquı́ diseñado es

que el primero posee 64 canales, mientras que la alternativa propuesta solo posee 4. Este

es un aspecto que se puede mejorar en futuras iteraciones.
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Por otro lado, según la búsqueda bibliográfica realizada hasta la fecha, no se reportan

otros trabajos en donde se use la topologı́a de RC-G con prealimentación para la lectura

de detectores SiPM/MPPC.

7.1. Trabajo futuro

Como trabajo futuro queda la prueba del chip diseñado. Para ello se debe desarrollar

una placa PCB especı́fica para el chip. Para apoyar dicho esfuerzo, en el anexo de este

documento se encuentran lineamientos que se deben seguir para que el circuito funcione

adecuadamente.

Por otro lado, para iteraciones futuras del chip se puede recomendar el aumentar el

número de canales. Para ello quizá sea necesario explorar formas alternativas a los wire

bonds para conectar el chip a su empaquetado. Otros cambios posibles son el explorar

transmitir la salida del TIA al discriminador e integrador mediante corriente, usando espe-

jos de corriente por ejemplo. Se conjetura que de ese modo se podrı́an lograr velocidades

mayores.
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. . . Schaart, D. (2012). A fast preamplifier concept for sipm-based time-of-flight

pet detectors. Nuclear Instruments and Methods in Physics Research Section A:

122

http://www.sciencedirect.com/science/article/pii/S0168900201005897
http://www.sciencedirect.com/science/article/pii/S0168900201005897
http://dx.doi.org/https://doi.org/10.1016/S0168-9002(01)00589-7
http://dx.doi.org/10.1103/PhysRevD.89.075008
http://dx.doi.org/10.1103/PhysRevD.89.075008
http://dx.doi.org/10.1103/physrevd.89.075008


Accelerators, Spectrometers, Detectors and Associated Equipment, 695, 379 - 384.

Descargado de http://www.sciencedirect.com/science/article/pii/

S0168900211020468 (New Developments in Photodetection NDIP11) doi:

https://doi.org/10.1016/j.nima.2011.11.012

Jespers, P. G., y Murmann, B. (2017). Systematic design of analog cmos circuits. Cam-

bridge University Press.

Klanner, R. (2019). Characterisation of sipms. Nuclear Instruments and Methods in Phy-

sics Research Section A: Accelerators, Spectrometers, Detectors and Associated Equip-

ment, 926, 36–56.

Klanner, R., y Sauli, F. (2019). Silicon photomultipliers: Technology, characterisation

and applications. ELSEVIER SCIENCE BV PO BOX 211, 1000 AE AMSTERDAM,

NETHERLANDS.

Lauritzen, M. E. (2017). A silicon photomultiplier based readout system for a cosmic

muon telescope; design and implementation (Tesis de Master no publicada). The Univer-

sity of Bergen.

Leo, W. R. (2012). Techniques for nuclear and particle physics experiments: a how-to

approach. Springer Science & Business Media.

Liu, F. Y., Patil, D., Lexau, J., Amberg, P., Dayringer, M., Gainsley, J., . . . Ho, R. (2012).

10-gbps, 5.3-mw optical transmitter and receiver circuits in 40-nm cmos. IEEE Journal of

Solid-State Circuits, 47(9), 2049-2067.

Lorenzo, S. C. D., Callier, S., Fleury, J., Dulucq, F., la Taille, C. D., Chassard, G. M.,

. . . Seguin-Moreau, N. (2013, jan). SPIROC: design and performances of a dedicated

very front-end electronics for an ILC analog hadronic CALorimeter (AHCAL) prototype

with SiPM read-out. Journal of Instrumentation, 8(01), C01027–C01027. Descargado

de https://doi.org/10.1088%2F1748-0221%2F8%2F01%2Fc01027 doi:

123

http://www.sciencedirect.com/science/article/pii/S0168900211020468
http://www.sciencedirect.com/science/article/pii/S0168900211020468
http://dx.doi.org/https://doi.org/10.1016/j.nima.2011.11.012
https://doi.org/10.1088%2F1748-0221%2F8%2F01%2Fc01027


10.1088/1748-0221/8/01/c01027

Lutz, B., collaboration, C., y cols. (2012). Upgrade of the cms hadron outer calorimeter

with sipm sensors. En Journal of physics: Conference series (Vol. 404, p. 012018).

Maloberti, F. (2006). Analog design for cmos vlsi systems (Vol. 646). Springer Science &

Business Media.

Manganaro, G. (2011). Advanced data converters. Cambridge University Press.

Marano, D., Belluso, M., Bonanno, G., Billotta, S., Grillo, A., Garozzo, S., . . . others

(2013). Silicon photomultipliers electrical model extensive analytical analysis. IEEE

Transactions on Nuclear Science, 61(1), 23–34.

Marano, D., Bonanno, G., Garozzo, S., Grillo, A., y Romeo, G. (2016). A new simple

and effective procedure for sipm electrical parameter extraction. IEEE Sensors Journal,

16(10), 3620–3626.

Meier, D., Mikkelsen, S., Talebi, J., Azman, S., Mæhlum, G., y Patt, B. E. (2010). An asic

for sipm/mppc readout. En Ieee nuclear science symposuim medical imaging conference

(p. 1653-1657).

Middlebrook, R. (1989). Null double injection and the extra element theorem. IEEE

Transactions on Education, 32(3), 167–180.
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A. CÁLCULO DEL RUIDO ELECTRÓNICO DE LAS DISTINTAS TOPOLOGÍAS

DE TIA

A.1. Cálculo de la Transimpedancia de la topologı́a basada en realimentación

El circuito utilizado para el cálculo de esta topologı́a es el de la figura A.1.

Vout

Rf

ro

Ceqi
Co

Iin

Figura A.1. Amplificador Operacional conectado en configuración inversora.

Los elementos en la figura A.1 son:

Ceqi: Capacitancia total del nodo de entrada al Amplificador Operacional.

Co: Capacitancia total del nodo de salida al Amplificador Operacional.

ro: Resistencia de salida del Amplificador Operacional.

Rf : Resistencia de realimentación del TIA.

Para el cálculo de la transimpedancia se hacen los supuestos de:

La impedancia de entrada al amplificador es Zin = 1
sCeqi

.

Dada la realimentación negativa, habrá tierra virtual a la entrada del amplificador.

Planteando las ecuaciones en los nodos del circuito de la figura A.1, y resolviendo el

sistema de ecuaciones, se llega a que la transimpedancia vendrá dada por la ecuación (A.1).
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vo
iin

=

(
Rf · A
A+ 1

· ro
A+ 1

)
· 1

s2 ·
(
CeqiCoroRf

A+1

)
+ s ·

(
Ceqi(ro+Rf )+Coro

A+1

)
+ 1

(A.1)

A la expresión (A.1) se le aplican las aproximaciones:

La resistencia de salida del amplificador (ro) es pequeña.

La ganancia A es suficientemente grande

Con lo cual la ecuación (A.1) se puede escribir como la ecuación (A.2).

vo
iin
≈ Rf ·

1

s2
(
CeqiCoroRf

A+1

)
+ s

(
Ceqi(ro+Rf )+Coro

A+1

)
+ 1

(A.2)

A.2. Cálculo del ruido electrónico de la topologı́a basada en realimentación

En primer lugar, para simplificar las expresiones matemáticas de esta sección (sección

A.2), se representa el denominador de la función de transferencia (A.2) en la forma tı́pica

de s2 + 2ξωns + ω2
n. Por tanto, los sı́mbolos ωn y ξ posteriores provienen de esta nueva

representación.

Para el cálculo de ruido se hicieron las siguientes simplificaciones:

Por considerarlas como las principales, solo se toman en cuenta las fuentes de

ruido:

• Resistencia de realimentación.

• El transistor de entrada del amplificador visto en la figura 1.4.

El ruido 1/f se ignora.

El ruido shot se ignora; tal como queda establecido en (Liu y cols., 2012).
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Luego, se calcula la ENC siguiendo lo indicado en (Spieler, 2005); allı́ se dan las

siguientes instrucciones para el cálculo de la ENC:

1. Indicar las fuentes de ruido y referirlas a la entrada. Para cada fuente “k” de ruido,

determinar la distribución espectral v2ni,k(f). Cabe señalar que lo anterior es lo

que se indica en (Spieler, 2005), sin embargo para el cálculo expresado en este

informe, se refirió el ruido directamente a la salida sin antes referirlo a la entrada.

2. Calcular el ruido total a la salida del circuito.

Vno =
√∫∞

0
|G(f)|2

(∑
k v

2
ni,k(f)

)
df

3. Determinar el peak de la señal a la salida (Vso) para una carga entrante conocida

(Qs).

4. Calcular el ENC:

Qn = Vno

Vso
·Qs

Siguiendo los pasos anteriores, se llega a la expresión (A.3).

ENC =

√
4kT ωn

8ξ

(
Rf

(
1 +

(
ωnCeqiro

A

)2))
+ γgm

(
ωnroCeqiRf

A

)2
A

CeqiCoro

(A.3)

Cabe señalar que para llegar a (A.3), se hicieron las aproximaciones:

r2o
(A+1)2

≈ 0, ya que ro se considera suficientemente chico.
RfA−ro

CeqiCoroRf
≈ A

CeqiCoro
, porque ro se considera suficientemente chico.
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A.3. Cálculo de la Transimpedancia de la topologı́a de lazo abierto

El circuito utilizado para el cálculo de esta topologı́a es el de la figura A.2.

VDD

Rc

Ceqi
Ibias

Vbias

Co
Iin

Vout

Figura A.2. TIA de lazo abierto.

Esta topologı́a consisten, básicamente, en un transistor conectado como buffer de co-

rriente.

Como se expresa en el libro (Säckinger, 2017): Este tipo de TIA se conoce como

“feedforward TIA” u “open-loop TIA”. A pesar de su simplicidad, es útil para aplicacio-

nes que no requieren bajo ruido, pero sı́ requieren bajo consumo de potencia.

Al igual que para el análisis del shunt-feedback TIA, Ceqi viene a representar la suma

de todas las capacitancias conectadas en el nodo de entrada al TIA; se incluye a la capaci-

tancia del detector en esta variable. Por otro lado, ro representa el ro del transistor.

Luego, la expresión para la transimpedancia de esta topologı́a se puede ver en la ecua-

ción (A.4).
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vo
iin

= Rc ·
1

s2
(
CeqiCoroRc

A+1

)
+ s

(
Rc(Ceqi+Co)+ro(CogmRc+Ceqi)

A+1

)
+ 1

(A.4)

A.4. Cálculo del ruido electrónico de la topologı́a de lazo abierto

En primer lugar, para simplificar las expresiones matemáticas de esta sección (sección

A.4), se representa el denominador de la función de transferencia (A.4) en la forma tı́pica

de s2 + 2ξωns + ω2
n. Por tanto, los sı́mbolos ωn y ξ posteriores provienen de esta nueva

representación.

En este caso, se siguió el mismo procedimiento indicado en la sección A.2, pero ahora

sin considerar el ruido de la resistencia de realimentación (pues no existe), pero sı́ el ruido

de la resistencia RC , del transistor, y del mecanismo de polarización.

Para este caso, se juzgó que la ecuación de ruido que resultarı́a desde el Open-loop

TIA polarizado con una resistencia de degeneración serı́a engorrosa y aportarı́a poca in-

tuición del comportamiento del circuito. Por ello solo se calculó la ENC para el open-loop

TIA polarizado con una fuente de corriente.

Para esta expresión, se incluyó la contribución que tendrı́a el ruido generado por la

fuente de polarización en el source del transistor; esta contribución aparece en la expre-

sión γgmR2
c de la ecuación A.5. Además se hizo la aproximación: A+ 1 ≈ A.

ENC =

√
4kT ωn

8ξ

(
Rc

(
1 +

(
ωnCeqiro

A

)2))
+ γgm

(
1 +

ωnroCeqiRc

A

)2
+ γgmR2

c

A
CeqiCoro

(A.5)
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A.5. Comparación de ruido de ambas opciones

Se puede ver que ambas expresiones tienen una estructura parecida, lo cual también se

afirma en (Säckinger, 2017, p.305). Sin embargo se notan 2 diferencias fundamentales:

1. La expresión de ruido para el TIA de lazo abierto posee una componente extra

en el numerador, que no está presente en la ecuación de ruido de la otra opción

de topologı́a. Esta componente extra proviene del ruido agregado por la fuente de

corriente de polarización, dicho ruido ensucia la señal de corriente proveniente del

detector.

2. En la ecuación del TIA de lazo abierto (A.5), las variables ro representan la resis-

tencia parásita del transistor que actúa como buffer, la cual tiene un valor de varias

decenas de kilo Ohms, tı́picamente. Por otro lado, en la ecuación de ruido del TIA

con realimentación (A.3), ro representa a la resistencia de salida del Amplificador

Operacional usado, la cual es tı́picamente baja (bajo 1 kilo Ohm).

Luego es directo ver que, dada la estructura de las ecuaciones, un ro mayor incre-

mentará el valor del ruido, lo cual refuerza lo dicho anteriormente.
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B. EJEMPLO DE DIAGRAMA DE BODE DEL REGULATED COMMON-GATE

En la figura B.1 la lı́nea continua representa la ganancia en decibeles y la lı́nea pun-

teada la fase en grados

Figura B.1. Ejemplo de diagrama de Bode producido por el Regulated
Common-Gate
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C. INSTRUCCIONES PARA EL USO DEL CHIP

C.1. Descripción general del chip

Cada uno de los canales del chip se puede dividir en 2 bloques fundamentales: un

circuito encargado de la lectura de las señales entregadas por el detector y un DAC para

ajustar la polarización del SiPM/MPPC.

C.1.1. Circuito para lectura de SiPM/MPPC

Este bloque tiene el objetivo de indicar la cantidad de carga que entrega el detector y

en qué instante. Para saber en qué instante se recibe una señal, se debe observar la salida

Vout disc del canal al cual está conectado el detector.

La salida digital Vout disc se disparará ≈ 3,28 ns después de el canal haya recibi-

do un pulso ideal de corriente equivalente a 1 pixel disparado en el detector Hamamatsu

S14160-3050HS (“S14160/S14161 series. Low breakdown voltage type MPPC for scin-

tillation detector”, 2019), y su transición desde 1,8 V a 0 V demorará ≈ 0,68 ns. Estos

tiempos podrı́an cambiar para un detector real, pues la forma de señal entregada por el

SiPM no es un pulso ideal y variará dependiendo del detector.

Para medir la cantidad de pixeles que se han disparado en el detector se deben observar

las salidas: Vout disc, Vout int der, Vout int izq y Vout tia.

La salida Vout disc es digital, siendo su estado de reposo el voltaje “HIGH”. Esta señal

puede usarse para resolver un pequeño número de pocos pixeles, por ejemplo diferenciar
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entre el disparo de 1, 2 o 3 pixeles. Para ello se debe usar el método de Time Over Thres-

hold.

Vout int der y Vout int izq son las salidas del integrador diferencial y son útiles para

resolver desde 2 hasta varias decenas de pixeles disparados. Para conocer la cantidad de

pixeles disparados se debe medir la amplitud de esta salida diferencial. El integrador cuen-

ta con una constante de tiempo fija y para un mismo detector dicha constante permite que

el máximo de la señal siempre se alcance en el mismo instante de tiempo1. Por tanto se

recomienda que el usuario calibre el circuito para el detector que quiere leer, de modo de

saber cuánto tiempo después de activado el discriminador deberá leer el integrador. Otra

alternativa es detectar el voltaje peak de esta salida mientras el discriminador esté activa-

do; se ha visto que esta última alternativa es la que mejores resultados entrega.

Vout tia es útil para resolver desde cientos hasta miles de pixeles disparados; es una

señal single ended. Se recomienda que el usuario siempre lea esta salida en un momento

fijo después de que se active el discriminador o que detecte el voltaje peak en el interva-

lo en que el discriminador esté activado. Dado que Vout tia está destinada a leer grandes

señales provenientes desde el SiPM, es probable que la señal vista se distorsione a medida

que los transistores salen de sus regiones de operación debido a la magnitud de la señal

entrante.

Para el correcto funcionamiento del discriminador, la entrada que ajusta el umbral de

su inversor CMOS debe estar en V adj inv = 1,8 V, salvo para la esquina del proce-

so FF, en donde el umbral debe subir de voltaje. Para ello la entrada se debe ajustar a

V adj inv = 0,5 V.

1Esto siempre y cuando los transistores del integrador sigan operando en su región activa.
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C.1.2. DAC

Este bloque tiene la tarea de alterar el voltaje de polarización del detector. Para con-

figurar el DAC se dispone de un shift-register controlado mediante los pines llamados:

“clk”, “rst” y “data in”. Por tanto las salidas Vout DAC se controlan mediante las 3 en-

tradas antes mencionadas.

C.1.3. Alimentación del chip

El circuito integrado funciona con voltajes de alimentación de 1,8 V, lo cual es válido

tanto para voltajes analógicos como digitales.

La función de la alimentación digital es energizar el buffer digital necesario para la

salida Vout disc. Para minimizar la posible contaminación de las señales analógicas con

las señales digitales, se recomienda generar VDD analógico y digital con fuentes separadas.

Por otro lado, las tierras digital y análoga deben unirse. Para minimizar el ruido que

el buffer digital pueda inducir en el circuito analógico se sugiere tener especial cuidado al

diseñar la tierra en la placa PCB donde irá soldado el chip, procurando implementar un

plano de tierra de la menor impedancia posible.

En las figuras C.1 y C.2 se pueden ver el consumo de corriente del chip cuando recibe

una entrada equivalente a 1 pixel disparado en el detector Hamamatsu S14160-3050HS

(“S14160/S14161 series. Low breakdown voltage type MPPC for scintillation detector”,

2019); los valores expuestos corresponden a la esquina TT del proceso de fabricación. A

partir de las imágenes C.1 y C.2 se puede afirmar que el consumo en estado de reposo

vendrá dado fundamentalmente por la alimentación analógica, teniéndose un consumo de

≈ 41 mA. Por otro lado, solo se consume corriente digital durante las transiciones del
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discriminador, y su peak puede alcanzar hasta 140 mA para el escenario simulado.

Figura C.1. Consumo de corriente analógica ante una señal entrante.

Figura C.2. Consumo de corriente digital ante una señal entrante.

Por otro lado, para que el circuito funcione se deben disponer los resistores mostrados

en la figura C.3 en los pines con los nombres correspondientes. De la figura C.3, solo los

resistores con nombres Rpol TIA pueden cambiar su valor, esto porque ellos fijan la pola-

rización del transistor de prealimentación del TIA, y cambiando su valor se puede ajustar
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el TIA a detectores con distintas capacitancias. Para la lectura de detectores con capaci-

tancias de entre 300 pF y 500 pF, se ha observado que 973 Ω es un valor óptimo, el cual

permite que en el resistor haya una caı́da de voltaje de ≈ 0,65 V. No obstante lo anterior,

dado que 973 Ω es un valor difı́cil de lograr con componentes discretos, las recomenda-

ciones detalladas de polarización del TIA se encuentran en el anexo F.

Vdd Vdd

Chip

Rpol down

720 Ω

Rpol DAC

32 kΩ

Rpol up

2.1 kΩ

Vdd Vdd Vdd

Rpol TIA 1

973 Ω

Rpol TIA 2

973 Ω

Rpol TIA 3

973 Ω

Rpol TIA 4

973 Ω

Figura C.3. Resistencias que permiten polarizar el circuito.

C.1.4. Consideraciones sobre conexión del chip

1. Capacitor de acoplamiento para detector

Si se usa un DAC del chip para ajustar la polarización del SiPM que se está le-

yendo con alguno de los canales, se debe ubicar un capacitor de acoplamiento que

separe los voltajes DC de la salida del DAC respecto del voltaje de entrada del

TIA. El valor de capacitor de desacoplamiento debe ser de 0,5 µF. Un diagrama

de la ubicación del capacitor se puede ver en la figura C.4, en ella los bloques
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encerrados por una lı́nea punteada roja se encuentran dentro del chip, lo encerrado

por una lı́nea punteada azul corresponde al SiPM y el capacitor de acoplamiento

es el ubicado entre los nodos VIN TIA EXT y VIN TIA INT.

DAC TIA

Discriminador

Integrador

-HV

vIN_TIA_EXT vIN_TIA_INT

vOUT_TIA

vOUT_INT

vOUT_DISC

: Detector : Interior del chip

Canal 1

Canal 4

Figura C.4. Ubicación del capacitor de acomplamiento en uno de los 4
canales del chip.

2. Capacitores para resistencias de polarización

Para minimizar las oscilaciones en las caı́das de voltaje de las resistencias de po-

larización, se recomienda ubicar capacitores de 10 µF entre los pines del chip

asociados a cada una de las resistencias y tierra.

3. Circuito pasabajos para realimentación del discriminador

Para que el amplificador del discriminador pueda compensar el mismatch en su

entrada, es necesario conectar los pines del chip destinados a la realimentación del

amplificador. Esta conexión debe hacerse para cada canal de la forma que se ve en

la figura C.5.
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Chip

Out fbAmp der

Out fbAmp izq

In fbAmp der

In fbAmp izq

100 kΩ

100 kΩ

20 μF

20 μF

Figura C.5. Esquema de realimentación del discriminador.

4. Plano de tierra

El circuito analógico es sensible a ruido en VDD o tierra, por ello se sugiere que la

placa PCB donde vaya soldado el chip debe tener un plano de tierra de baja impe-

dancia y fuentes de alimentación separadas para VDD analógico y VDD digital.
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D. PROTOCOLO DE COMUNICACIÓN CON SHIFT-REGISTER

D.1. Consideraciones previas importantes

Polaridad del clock: La polaridad del clock es muy importante, pues la máquina

de estados del shift-register está configurada para hacer cosas distintas en el flanco

de subida y en el flanco de bajada. La máquina de estados cambia de estado en el

flanco de bajada del clock, mientras que las operaciones al interior de los estados

se realizan en el flanco de subida.

Cambio de entrada “data in” antes de flanco de clock: A partir de simulacio-

nes, se recomienda la siguiente operación de clock y “data in”:

• Clock con periodo de 20 µs y duty cycle de 50 %.

• Cambios en entrada “data in” se deben ejecutar al menos 5 µs antes de cual-

quier flanco del clock.

Las salidas del shift-register solo son distintas de cero cuando su máquina de

estados se encuentra en el estado idle.

Comportamiento de “data in”: La entrada “data in” es sı́ncrona siempre, salvo

en el estado idle, donde se comporta de forma ası́ncrona. Se recomienda que si

se quiere permanecer en el estado idle, se haga data in = HIGH al menos 5 µs

antes de cualquier flanco de clock.

Salida de estado idle: Para salir del estado idle, hacer data in = LOW aantes de

un flanco de bajada del clock, pues es en el flanco de bajada cuando se saldrá de

dicho estado y se pasará al de recibir la dirección del DAC que se quiere escribir.

D.2. Pasos para introducir información al shift-register

1. El clock se encuentra operando.

2. rst = LOW . Esto hace entrar a la máquina de estados en reset.

3. data in = HIGH . La máquina de estados entra en estado idle.
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4. rst = HIGH . La máquina de estados queda habilitada para operar, pero perma-

nece en estado idle.

5. data in = LOW . En el siguiente flanco de bajada, la máquina de estados saldrá

del estado idle y pasará al estado en que recive la dirección del DAC que se escri-

birá.

6. A través de data in enviar de forma serial la dirección del DAC que se desea

escribir.

El shift-register registra cada bit enviado en los flancos de subida del clock.

Se envı́a primero el bit menos significativo.

La dirección del DAC se describe mediante una palabra binaria de 3 bits.

7. Mediante data in enviar de forma serial la palabra digital que se quiere igresar al

DAC indicado en el paso anterior.

El shift-register registra cada bit enviado en los flancos de subida del clock.

Se envı́a primero el bit menos significativo.

La palabra enviada es binaria de 8 bits.

8. data in = HIGH . Esto lleva a la máquina de estados a su estado idle.

9. Para repetir la escritura, hacer data in = LOW . Esto nos llevará nuevamente al

paso 5 de esta lista de instrucciones.

D.3. Estados permitidos de la máquina de estados

Existen 3 estados en este shift-register, los cuales son:

Estado idle.

Estado de introducción de la dirección del DAC que se escribirá.

Estado de introducción de la palabra digital que se escribirá en el DAC seleccio-

nado.
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E. PINOUT DEL CHIP

El pinout del chip se presenta en la imagen E.1.

Figura E.1. Pinout del chip.
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F. CIRCUITO DE POLARIZACIÓN DE TRANSISTOR M3 DEL TIA

El circuito usado para polarizar al transistor M3 del TIA de la figura 4.2 es el que se

muestra en la figura F.1. La topologı́a y flujo de diseño se pueden encontrar en la sección

5.2 de (Jespers y Murmann, 2017). La resistencia RPOL TIA es una resistencia externa y

se debe variar para ajustar el TIA a la capacitancia del detector leı́do. Para detectores con

capacitancias de entre 300 pF y 500 pF, se ha observado que 973 Ω es un valor óptimo, el

cual permite que en el resistor haya una caı́da de voltaje de ≈ 0,65 V. Dado que dicho va-

lor es complicado de alcanzar con resistores discretos, se recomienda polarizar mediante

un resistor de 950 Ω con un error no superior al 2 %.

El usuario debe tomar en cuenta que el valor del resistor RPOL TIA podrá afectar la esta-

bilidad del circuito para detectores con baja capacitancia. En caso de presentar problemas

de estabilidad, se recomienda disminuir el valor de RPOL TIA; ello mejorará la estabilidad

pero reducirá la amplitud de las señales analógicas de salida. Por otro lado, para detec-

tores con alta capacitancia, el usuario puede aumentar el valor del resistor RPOL TIA para

mejorar el desempeño del circuito, lo cual disminuirá el margen de fase del TIA.

VDD

VB3

RPOL TIA

M1

M2

Figura F.1. Circuito de polarización de M3 del TIA.
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