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Part I

Input MOSFET optimization



Dominant noise sources
In a properly designed amplifier, the dominant noise sources are from the input transistor. 
The other noise sources (e.g. from the cascode, load, etc.) are made negligible.The other noise sources (e.g. from the cascode, load, etc.) are made negligible.
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The parameters relevant to the resolution are the equivalent input noise sources (series 
and parallel) and the input capacitance.
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Basic MOSFET model:
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Equivalent Noise Charge (ENC)
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CG depends on the transistor size and/or operating poin
C i l d ll h i i

Q∙G
CS includes all other input capacitors (sensor, parasitics, feedback, ...)

Equivalent Noise Charge (ENC) = V /G
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Typical values A fP ≈ 0.5, A P ≈ 1 (for unilateral power spectral densities)

`
`

Typical values AvfP ≈ 0.5, AvwP ≈ 1 (for unilateral power spectral densities)
G. De Geronimo et al., IEEE TNS 52 (2005)

We must optimize the input MOSFET (L,W,idw)



MOSFET model: densities
We model CG and SVA as functions of gate size (L, W) and drain current density iDw

WLcWLcCCCC oxGWLGBGDGSG 
cGWL = gate capacitance per unit area
cox = gate oxide capacitance per unit area

Kf = 1/f coeff. per unit area (weakly dep. on iDW , L)kT4KkT4S f / p ( y p DW , )
γ = gamma coefficient (function of iDW)
gmW= gm per unit W (function of iDW , L)
iDW = ID per unit W (drain current density)
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If we use the following basic MOSFET equations
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we can express the gm as
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Low‐frequency noise vs L,W

To a first order, we can assume that the change ΔI in current due to trapping / de‐
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trapping is inversely proportional to the transit time (speed of the device).

The superposition of the uncorrelated trapping / de‐trapping events is, in power, 
proportional to the area of the gate, i.e. WL.
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Hence, the power spectrum (associated to the drain current) at the output of 
the FET has the same dependencethe FET has the same dependence.
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We can bring it to the input dividing by g 2 (note: g ≈ω C ):We can bring it to the input, dividing by gm2 (note: gm≈ωTCG):
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(i) Due to short channel effects, deep submicron MOSFETs may show a dependence of 
Svf1WL on L and iDW . (ii) Alternative theories consider the mobility fluctuation.



Optimization in absence of power constraint

The contribution of the MOSFET to the ENC can be written as follows:
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• We operate the MOSFET in SI and select iDW=iDWmax.(iDW at maximum VGS‐Vth)
• The series term is minimized for L=Lmin

/ / ( )• The white and 1/f terms are minimized for W=CS/coxL or CG=CS (capacitive matching)

The ENC i (i.e. the ENC at maximum power and optimumW) can be written as:
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The ENCmin (i.e. the ENC at maximum power and optimum W) can be written as:





  maxDWP iµ2

Power prohibitively high for almost all of practical cases



With power constraint: moderate inversion

We impose a limit to the power dissipation ID=iDWW≤ID0. The ENC can be written as:p p p D DW D0
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• The 1/f term still has a minimum for W=CS/coxLmin or CG=CS (capacitive matching)
• The white term has a minimum for:

• W = CS/3cGW or CG=CS/3 in strong inversion (SI)
• W → 0 or CG = 0 in weak inversion (WI)  note: W→0 pushes back towards SI

Most of the applications typically impose a limit of less (or much less) than 1 mW per pixel. 
With these constraints the input MOSFET frequently operates in moderate inversion
(between weak and strong inversion).

The optimization requires a model in the region of moderate inversion.



MOSFET in moderate inversion: gm

Li
Transconductance gmW
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alternatively: extract from simulator



Gamma coefficient γ

MOSFET in moderate inversion: γ
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Gate capacitance CG

MOSFET in moderate inversion: CG
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cov=drain/source overlap capacitance per unit W        cov≈0.5 fF/µm for CMOS0.25µm

CMOS 0.25µm, L=Lmin

2c +2/3c L
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Low‐frequency noise: amplitude and slope
The selected technology should be characterized for low‐frequency noise

 L=240 nm
360

CMOS 250 nm, T = 300 K, IC ~ 1,VDS= 400mV
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CMOS 180 nm, T = 300 K, IC ~ 1,VDS= 400 mV

 CMOS 250nm CMOS 180nm
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Note slope of pmos vs nmos
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Note slope of pmos vs nmos
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Low‐frequency noise vs iDW
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• The dependence of Kf and αf on the 
operating point is usually small, more 
visible in deeper submicron technologies K
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visible in deeper submicron technologies
• Note that:

• Kf increases with IC
• also α increaseswith IC
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35 μA/mm and 11 mA/mm 
103

2 7@1H

 
103

 

PMOS L=360nm W=1mm (20µm x 50)

The 1/f‐equivalent model
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Example of ENC vs input capacitance and power

ENCmin vs CS ENCmin vs Pd
3
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Peaking time = 100 ns
Input capacitance = 1 pF
Length = Lmin x 1.5
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• PMOS offer typically a better resolution due to higher slope of low‐frequency noise.

• Smaller technology nodes offer better resolution at equal dissipated power (due 
to higher drain current from lower voltage).

PMOS offer typically a better resolution due to higher slope of low frequency noise.

• The resolution flattens with power due to the low‐frequency noise. A minimum
may occur due to increase in capacitance density when entering strong inversion 
with low‐frequency dominant (i.e. nmos).



Part II

Amplifier design



Charge amplifier response
We start assuming a charge amplifier realized using an ideal voltage amplifier with 
i fi i i d b d id h i A(f)infinite gain and bandwidth, i.e. A(f)=‐∞.
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A(f)=‐∞
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The response vo(t) of the system to a delta current δ(t) (area Q) is a step, while the input 
node is steady at the virtual ground The impedance Z (f) seen by the signal source isnode is steady at the virtual ground. The impedance Zi(f) seen by the signal source is 
zero. The loop gain GL(f) is infinite.
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Constraints on dc gain for charge amplifiers
In a semi‐realistic case, A(f) has finite dc gain ‐Ao and infinite bandwidth, i.e. A(f)=‐Ao.
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A(f)= A0

The response vo(t) of the system to a delta current δ(t) (area Q) is a step, but attenuated 
by (1+1/GL0), while the input node is an opposite step, A0 times smaller.
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What is the impact of low dc gain A0 on the front‐end performance?



The attenuation at vo(t) can be recovered by increasing the gain in the next stages, but a low 
dc gain A can have two relevant effects:

Constraints on dc gain

dc gain A0 can have two relevant effects:

(1) ‐ Dependence of charge gain on A0 (i.e. on active elements, temperature, ...).
We minimize this dependence by increasing the dc loop gain GL0. As a rule of thumb, a 

(2) ‐ Increase in cross‐talk between channels.
Assuming an inter‐pixel capacitance CC
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p y g p g L0
minimum loop gain of 100 should be achieved:

Assuming an inter pixel capacitance CC ,
a voltage step at the input injects, at the input of
the neighbor channel, a charge:

CF

A
vo2(t)

CQQ

We impose

CF

CI

‐A0

CC

C
F0

C C
CA

QQ 

ENCCQQ Cmax 

i.e.

CF

‐A0
vi(t) vo(t)

CENC
CA

Q
F

C

0

max
maxC 

CCmax CDRCQA 
Example: 
DR≈500 C /C ≈0 2

where DR=Qmax/ENC is the analog dynamic range.
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A  DR≈500, CC/CF≈0.2
‐> A0>100
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Constraints on bandwidth
In a more realistic case, A(f) has finite bandwidth
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Assuming  GL0 >> 1 we can write:
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A low GBP can have two relevant effects:

Constraints on bandwidth

FI CC10GBP10 

(1) ‐ Dependence of shaped output on rise time (i.e. on active elements, temperature, ...).
We minimize this dependence by increasing the GBP. As a rule of thumb, the rise time 
should be < 0.1 x peaking time:
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(2) ‐ Increase in cross‐talk between channels.

Assuming an inter‐pixel capacitance CC, the additional
exponential voltage at the input injects at the input
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exponential voltage at the input  injects, at the input
of the neighbor channel, a current with zero area.
The current generates at the output of the neighbor shaper
a signal whose peak amplitude can be approximated

CF

CI

‐A0

CCF

C

P
Ceq2

F

C

PI

C

P

R

F
2o C

C
GBP2

QQ
C
C

GBP2
QK

C
C

C
QKv












with (K = shaper gain):
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We impose

which gives: 

Example: 
DR≈500, CC/CF≈0.2, 
τp=100ns ‐> GBP>150 MHz
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We use approximate equations for the noise spectral densities. First we compare the 
white terms, then the low‐frequency terms. Let’s start with the sources M2,M4.

Noise from current sources

white terms, then the low frequency terms. Let s start with the sources M2, M4.
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Observe gm vs L for a given drain current: the 
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higher the channel length L, the lower the 
white noise (gm/ID).
In order to minimize the white noise the 
MOSFET should operate at the highest

SI

L [µm]

MOSFET should operate at the highest 
possible L (i.e. strong inversion).



To achieve this result we size the load MOSFET for a given VDS0 as follows:

Noise from current sources

To achieve this result, we size the load MOSFET for a given VDS0 as follows:
1. set VGS at the highest possible value andW at the minimum value
2. increase L until VDSAT = VDS0 (iDW is now set)
3 i W t bt i th d i d t I i W3. increase W to obtain the desired current ID = iDWW
At this point the MOSFET is biased at an inversion as strong as possible, and the white 
noise term is minimized.

Next we minimize the low frequency term by increasing both L and W while maintaining 
a fixed W/L ratio, i.e. a fixed gm and operating point (beware of the parasitics!).
The W and L are increased until:The W and L are increased until:
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Note that, in principle, the low frequency term can be made negligible while the white term cannot. 

ox4,24,2ox WLcLWc

The higher the available VDS0 (compared with the threshold), the lower the white term.



Concerning the noise contribution from the 
cascode M it is usually negligible

Noise from cascode

i Kcascode M3 , it is usually negligible. 
We can use Blakesley’s theorem 
(assume thermal only):
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Note that ro1 must be compared with , whichever is the lowest:
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Note also that the resistance at the drain of M1 is (cascode efficiency): 

We conclude that M3 should have the minimum L (maximum gm) while the width W is set 
as a trade‐off between the dc gain and the secondary pole at the source of M3.
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VIN M

Cascoding for large input capacitance

VIN
M1

VIN M1

MA

M1

MD

VOUT

MC

I I

VOUT

MC

IS IL IA

VOUT

MC

single cascode

IS IL IS IL IA
IS IL

dual cascodeamplified cascode

+ cascode impedance reduced by MA gain

Issues: dc gain, secondary pole, charge gain

+ cascode impedance reduced through MD

p

+ adds third pole, but both poles are at high freq.
 additional voltage drop set by threshold of MA

 requires additional power (noise from MA)
 real poles if: CC 

+ add third pole, but both poles are at high freq.
 additional voltage drop controlled by bias circuit
+ does not require additional power
+ always real polesreal poles if: 

gsCgdA

gsAgd1
mCmA CC

CC
4gg






y p
+ optimum size ≈ 1/3 to 1/4 of M1

 slightly higher node resistance
G. De Geronimo et al., IEEE TNS 55 (2008)



Rail‐to‐rail voltage amplifier

Vin
MI inverting output stage 

with bootstrapping
Mc2 bias circuit

MC1

with bootstrapping

VoutcompMC2

VC2
MS2MS2

C

MS1

MC2

VC2

C

fast response to as espo se o
positive charge



Part III

Charge amplification



Charge amplifier
A charge amplifier, in its classical definition, is composed of a voltage amplifier A and a 
feedback capacitor C The capacitor integrates the current Q∙δ(t) released by thefeedback capacitor CF. The capacitor integrates the current Q δ(t) released by the 
sensor. It provides a “virtual ground” at the input node, thus stabilizing the potential of 
the sensor electrode along with providing low‐noise charge‐to‐voltage conversion.

R

CF

R

A
vi(t) vo(t)

ii(t)=Q∙δ(t)
CI=CS+CP+CA

Charge amplifiers require an additional low‐frequency network R (known as “reset”) in 
feedback for (i) stabilization of the bias point and (ii) discharge (continuous or switched)feedback for (i) stabilization of the bias point and (ii) discharge (continuous or switched) 
of the feedback capacitor CF. A properly designed reset has negligible effect on the 
signal processing (R is very large) and, in most cases, little effect on the resolution.



Passive continuous resetAdaptive continuous reset

~ 600 e‐ at 100ns !
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Compensated adaptive reset: charge amplification

~ 100 e‐ at 100ns !

500nAeqI100kΩFR 

L/W>>1, strong inversion, saturation
VG

NQ R

8nAeqI8N,100kΩSR 

~ 100 e at 100ns !

CF

RF MF

Q

Q

NMF

RS

CS

Linear charge amplification:
charge gain is equal to N

NCF Linear charge‐to‐voltage 
conversion is at this node

charge amplifier 1st stage of shaper

 Charge gain N
 High linearity (charge)
 Low noise

pixel

 Adaptive
G. De Geronimo et al., IEEE TNS 47 (2000)



Doubling the reset

~ 11 e‐ at 100ns !

500nAeqI100kΩFR 

L/W>>1, strong inversion, saturation
VG

8nAeqI8N,100kΩSR 

 11 e at 100ns !

N N Q
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100pAeqI642N x N,100kΩSR 
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MF2

CF2

NN2Q
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CSCF F

NCF

CSCF2 2 F2

N2CF2

CS

charge amplifier 1st stage of shaper 1st stage of shaper

 Charge gain N
 High linearity
L i

pixel
 Charge gain NxN2
 High linearity (charge)
L i Low noise

 Adaptive
 Low noise
 Adaptive
 Limited swing



Low‐voltage configuration

Noise contribution from these 
MOSFETs is cancelled
Noise contribution from these 
MOSFETs is cancelled

Rs

Cs

NQ

N
VDD‐VTP

↑Q
N

VTN ↑

1st stage of shaper

 Charge gain N
 High linearity (charge)
 Low noise

Charge amplifier

 Adaptive
 High swing

G. De Geronimo et al., IEEE TNS 54 (2007)



Part IV

Filter design
(analog dynamic range)



Maximum charge

I

Cf C1

R1

V1

Linear charge‐to‐voltage 
conversion at this node
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The voltage linearity at the output node of the charge amplifier is not required, as long 
as the desired linear charge amplification Ac =Cc /Cf is achieved at vo.

The maximum charge can be calculated as

g p c  c / f o

However, the outputs of the filtering stages (e.g. v1) must be linear.

c

max11
max A

VCQ  Given a maximum charge Qmax
we must select Ac , C1 and V1max



R

Shaper noise
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The contribution to the ENC from the noisy (i.e. dissipative) element R1 can be 
calculated from the equivalent parallel noise at the inputcalculated from the equivalent parallel noise at the input
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The ratio η = τ / R1C1 is defined by the type of filter (shaper).The ratio ηp τp/ R1C1 is defined by the type of filter (shaper).
Typically Aiwpηp ~ 1 to 2.

Next stages can be included in the analysis, see G. De Geronimo et al., IEEE TNS 58 (2011)



R

Analog dynamic range

Ii Is
V

Cf

C

C1

R1

V1

‐∞
VoCc

‐∞

The analog dynamic range is defined as
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The design proceeds with the following steps:

1) Maximize the front‐end resolution (minimize ENCca)
2) Optimize dynamic range (minimize ENCs1)2) Optimize dynamic range (minimize ENCs1)
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we must set the value of the coefficient ρ (>1)
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• DR is proportional to V1max →   use rail‐to‐rail
• DR does not depend on the peaking time τp or resistor R1
• ρ is a key design parameter (which defines C1 and Ac for a given Qmax) max11

max A
VCQ 

The dynamic range can be increased  (i.e. Ac
decreased) at the expense of the ENC. 10k 10k

ENCCA = 200 e- 
C1 = 1.8 pF
V = 1 2 VDRValues of ρ lower than 1.1 (ENC dominated by 
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ENCs1 >>ENCca
ENCs1) would not benefit much the DR but would 
further limit the resolution by increasing the total 
ENC (ρ cannot be lower than 1). 

Values of ρ higher than 30 (ENC dominated by 1k 1k=1.1
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ENCs1 <<ENCca
Values of ρ higher than 30 (ENC dominated by 
ENCca) would not benefit much the ENC but would 
further limit the DR.
A convenient choice is ρ ≈ 5.76 where ENCs1
contributes to the rms at 10% (ENCs1/ENCca ≈0.46).

1 10 100
100 100

Charge Gain Ac

Example: CMOS 130nm (1.2V), 1.8pF, → DR ~ 6,000

( s1/ ca )

Can we decrease ηp= τp/ R1C1 ?



Scaling R with mirrors
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Noise contribution from MF (imposing linearity with gmRR >> 1):

Signal through active components affect linearity and introduce non‐stationary noise S/N~√(NeAc)
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d l f db k f di i i

Delayed Dissipative Feedback (DDF)

delay feedback of dissipative 
element (i.e. resistor RS ) Q∙N

CS
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CS
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S
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CF∙N
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other poles
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∞
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charge gain N

∞ other poles

shaperDDF shaper

22
max

a
QDR higher analog dynamic range

Applies also to the other stages of the shaper
see G. De Geronimo and S. Li, TNS 58, Oct. 2011
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Higher dynamic range in limited area requires multi‐range or charge subtraction techniques

Example: CMOS 130nm (1.2V), 1.8pF, → DR ~ 12,000



Summary

I. Input MOSFET optimizationp p
• model and operation in moderate inversion
• low‐frequency noise and 1/f equivalent

l ti t h l• resolution vs technology

II. Amplifier design
• rules of thumb for gain and bandwidthg
• dealing with secondary noise sources
• advanced cascoding

Ch lifi iIII. Charge amplification
• charge gain and adaptive continuous reset

IV Filter designIV. Filter design
• impact on analog dynamic range
• optimization : area and voltage
• delayed dissipative feedback (DDF)
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Filter Shape aw aƒ(1) ap ƒ(ƒ)=aƒ(ƒ)/aƒ(1) w /p

RU 2 1 0 92 0 59 0 92 7 49

ENC (τP) coefficients for most common filters 

RU-2 1

7th

2nd 

0.92 0.59 0.92 

0.9

1.0

1.1

7th

2nd

 

7.49
RU-3 0.82 0.54 0.66 5.04
RU-4 0.85 0.53 0.57 4.17
RU-5 0.89 0.52 0.52 3.72
RU-6 0.92 0.52 0.48 3.46

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
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0.8 0.9 1.0 1.1 1.2


RU-7 0.94 0.51 0.46 3.28
CU-2 1 0.93 0.59 0.88 
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CU-3 0.85 0.54 0.61 3.92
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CU-5 0.96 0.52 0.46 2.84
CU-6 1.01 0.52 0.42 2.66
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RB-3 1.11 0.78 0.76 9.87
RB-4 1.30 0.81 0.66 7.67
RB-5 1.47 0.85 0.62 6.61
RB-6 1.61 0.87 0.59 5.96
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CB-5 1.87 0.98 0.62 4.80
CB-6 2.10 1.03 0.60 4.39
CB-7 2.33 1.06 0.57 4.10
R = real coincident poles, C = complex‐conjugate poles, U = unipolar, B = bipolar G. De Geronimo et al., IEEE TNS 52 (2005)



FET parasitic resistances
Consider the four parasitic resistors RGG, RBB, RSS, and RDD, each contributing with thermal noise. These 
parasitic resistors  come mainly from the physical layout. Assume that the resistor values are low p y p y y
enough to have no impact on the signal response. Assume for simplicity a low impedance at the drain.

Let’s analyze the noise contributions compared 
to the FET channel’s white noise ≈ 4kTgm. Rgm

CGD D

RDD

Assuming a large output resistance
the relative contribution from RDD
is negligible (use Blakesley to verify).

mkTg4
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approximated with:

and it can be made negligible if
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which can be obtained  in the layout by increasing the Source diffusion size, its number of 
contacts, and the width of the interconnection. 

mg



FET parasitic resistances

The gate and bulk parasitic resistors require more attentionThe gate and bulk parasitic resistors require more attention.

Let’s consider first the contribution from RGG.

With arguments similar to the base 
spreading resistance in the BJT, 
the relative contribution from RGG
can be approximated as:
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GG

single side gate contact

dual side gate contact

The RGG contribution can be made negligible if


 2
GGm

GG g
1R

which can be obtained  in the layout by increasing the number of fingers. 
Note: the interconnect resistance can be made negligible with contacts and metals.
Ref: R. P. Jindal, “Compact noise model s for MOSFETs”, IEEE TED 53, pp. 2051‐2061, 2006  



FET parasitic resistances
Finally let’s consider the contribution from RBB.

This contribution can be non negligible, especially in technologies 
that use epitaxial layer, which  is characterized by a resistivity higher 
than the substrate. The relative contribution from RBB can be 
approximated as:

and it can be made negligible if

m
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mBBB kTg4gkTR4 

22
m

BB )1n(g
1

g
gR 

mmB )1n(gg 

which can be partially obtained by minimizing
the distance between the channel and the 
guard ring diffusion: 

‐making the layout more rectangular than square
by increasing the number of fingers;

extending the guard ring diffusion as close as‐ extending the guard ring diffusion as close as
possible to the channel

Note: the limit in the number of fingers is set

Example of layout

by the real estate and parasitic capacitances
at the gate and drain


