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Resumo da Dissertação apresentada à COPPE/UFRJ como parte dos requisitos
necessários para a obtenção do grau de Mestre em Ciências (M.Sc.)

REFERÊNCIA DE TENSÃO EM PROCESSO CMOS PADRÃO COM
COMPENSAÇÃO MÚTUA DE TRANSISTORES NMOS EM DIFERENTES

NÍVEIS DE INVERSÃO

Luis Fabián Olivera Mederos

Setembro/2013

Orientador: Antonio Petraglia

Programa: Engenharia Elétrica

Este trabalho apresenta o projeto, a caraterização e a verificação por simula-
ções após leiaute de um circuito integrado de referência de tensão independente da
temperatura absoluta em processo CMOS padrão de 180nm.

Para alcançar uma compensação de ordem elevada na dependência com a tempe-
ratura, foi proposta uma técnica baseada na compensação mútua de dois transisto-
res NMOS através das caraterísticas multi-limiares dos diferentes níveis de inversão.
Uma metodologia de projeto foi desenvolvida de forma de otimizar a performance
da referência de tensão, baseada no modelamento do circuito na faixa -40oC até
100oC. Para analisar o desempenho da topologia proposta, foi implementada uma
ferramenta de software que permite projetar o circuito, controlando as principais
caraterísticas das referências de tensão, tais como, o coeficiente de temperatura, o
consumo de energia, o descasamento com processo de fabricação, a área dos transis-
tores e o ruído.

Os resultados de simulação do circuito integrado mostram que a saída de tensão é
500mV±2,22mV (3σ com trimming) em 40oC, corrente de repouso máxima de 5µA,
alcançando um coeficiente de temperatura nominal de 15,4ppm/oC e 34,97ppm/oC
na faixa de -40oC até 100oC, regulação de linha de 1,92mV/V na faixa de tensão
de alimentação de 1,3V-1,8V, PSRR de -56,95dB até 1,3kHz, e densidade espectral
de ruído de 0.54µV/

√
Hz. A área total ocupada pelo circuito no silício é 0,3mm x

0,2mm.

vi



Abstract of Dissertation presented to COPPE/UFRJ as a partial fulfillment of the
requirements for the degree of Master of Science (M.Sc.)

VOLTAGE REFERENCE IN STANDARD CMOS PROCESS BASED ON
MUTUAL COMPENSATION OF NMOS TRANSISTORS IN DIFFERENT

INVERSION LEVELS

Luis Fabián Olivera Mederos

September/2013

Advisor: Antonio Petraglia

Department: Electrical Engineering

This work presents the design, characterization and verification by post-layout
simulations of a voltage reference circuit independent of absolute temperature in
standard 180nm CMOS technology.

To achieve a high order compensation in the temperature dependence, a tech-
nique was proposed based on mutual compensation of two NMOS transistors
with multi-threshold characteristics working at different inversion levels. A design
methodology was developed in order to optimize the performance of the voltage
reference based on a circuit modeling in the range of -40oC to 100oC. To analyze
the performance of the proposed topology, a software tool was implemented to allow
the circuit design by controlling the main characteristics of voltage references, such
as, the temperature coefficient, power consumption, mismatch caused the manufac-
turing process, transistor area, and noise.

Simulation results of the proposed voltage reference demonstrate that the out-
put voltage is 500mV±2.22mV (3σ with trimming) at 40oC, a maximum quiescent
current of 5µA, a nominal temperature coefficient of 15.4ppm/oC and 34.97ppm/oC
in the range of -40oC to 100oC, a line regulation of 1.92mV/V in the range of 1.3V to
1.8V supply voltage, a PSRR of -56.95dB up to 1.3kHz, and noise spectral density
of 0.54µV/

√
Hz. The circuit active area is 0.3mm x 0.12mm.
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Capítulo 1

Introdução

A referência de tensão é um dispositivos que fornece tensão de saída precisa, que na
teoria não depende da tensão de fonte de alimentação, da temperatura ou da passa-
gem do tempo. Estas referências com baixa sensibilidade à temperatura são frequen-
temente necessárias em circuitos analógicos, digitais e mistos, tais como, conversores
analógicos-digitais (ADCs) ou digitais-analógicos (DACs), memórias (SRAMs), os-
ciladores, entre outros.

O circuito de referência de tensão pode ser implementado aproveitando o com-
portamento decrescente com a temperatura da tensão limiar dos transistores bipo-
lares, transistores MOSFET, ou diodos. Normalmente, duas topologias são utili-
zadas para obter uma tensão independente com a temperatura absoluta (VIOAT ):
a obtida através de um comportamento proporcional com a temperatura absoluta
(PTAT) somado com um comportamento complementar com a temperatura abso-
luta (CTAT)(ver Fig.1.1), e outra obtida subtraindo dois comportamentos CTAT
(ver Fig.1.2).

T

ϕ1 · VGS

CTAT

T

PTAT

ϕ2 · UT

T

VIOAT

T0

⊕

Figura 1.1: Diagrama explicativo da topologia CTAT+PTAT.
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T

ϕ1 · VGS1

CTAT

T

ϕ2 · VGS2

CTAT

T

VIOAT

T0

⊕

Figura 1.2: Diagrama explicativo da topologia CTAT-CTAT.

1.1 Motivação

Existe um grande ramo de trabalhos nos quais as referências de tensão são imple-
mentadas com transistores bipolares baseados na topologia CTAT+PTAT, [1], [2],
[3], [4]. Infelizmente, o transistor bipolar disponível nos processos CMOS padrão,
normalmente encontra-se limitado quanto à sua caraterização. Como alternativa,
outros trabalhos [5] [6] implementam esta topologia puramente MOS.

Devido ao comportamento linear com a temperatura das implementações PTAT
[7] [8], em relação ao comportamento de 2a ordem do CTAT, estas topologias não for-
necem um bom coeficiente de temperatura (TC), pelo qual, normalmente é necessá-
rio uma compensação da curvatura [9] [10] para obter um TC pequeno, aumentando
a complexidade no projeto do circuito.

Um melhor TC pode ser obtido com as topologias CTAT-CTAT, que são im-
plementadas com a subtração de dois comportamentos com temperatura similares
extraídos das tensões limiares dos transistores, conhecidas na literatura como re-
ferências de tensão multi-limiares. Geralmente, são implementadas com processos
CMOS não padrão para obter duas tensões limiares diferentes nos transistores atra-
vés de implante no canal [11] [12], diferentes materiais de porta [13], diferentes
dopagens de porta [14], entre outros, aumentando assim, o custo no processo de
fabricação Estas topologias CTAT-CTAT também podem ser implementadas com o
processo padrão CMOS como foi proposto em [15], aproveitando a diferença entre
as tensões limiares dos transistores NMOS e PMOS respetivamente.

Uma recente modificação do trabalho [15], pode ser vista em [16], onde também
são utilizados os transistores NMOS e PMOS mas a arquitetura proposta alcança
melhores resultados.

Desta forma, esta pesquisa de tese, foi inspirada na implementação de uma refe-
rência de tensão em processo padrão CMOS 180nm, utilizando a técnica de substra-
ção entre as diferentes tensões limiares de dois transistores NMOS do mesmo tipo,
funcionando em diferentes níveis de inversão. Esta técnica permite trabalhar com
níveis de tensão menores em relação ao trabalho [16], possibilitando uma melhora
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do consumo de energia e uma redução das variações com processo de fabricação, já
que os parâmetros dos transistores NMOS serão os mesmos.

1.2 Solução Proposta

Nesta pesquisa de tese foi proposta a implementação de uma topologia CTAT-CTAT
obtida através de dois transistores NMOS do mesmo tipo, funcionando em diferentes
níveis de inversão. Dessa forma, pode-se obter duas tensões VG diferentes para dois
transistores do mesmo tipo, as quais estarão deslocadas e terão valor de derivada
diferente com temperatura. Na Eq.(1.1) pode ser vista a expressão do comporta-
mento do gate MOS segundo o modelo ACM [17], quando a fonte está ligada ao
substrato1 (VS = 0). Nota-se que a função F (if ), que só depende do nível de inver-
são do transistor, pode ser utilizada para gerar duas tensões diferentes, deslocadas
uma da outra e com tangentes diferentes, já que, UT tem tangente positiva com tem-
peratura. Observa-se também que o VTon será o mesmo para os dois transistores,
obtendo assim uma redução das variações do processo de fabricação na operação de
substração da topologia CTAT-CTAT.

VG = VTon + nnUT · F (if ) (1.1)

F (if ) =
√

1 + if − 2 + log(
√

1 + if − 1) (1.2)

onde, if é o nível de inversão do transistor, nn é conhecido na literatura como slope
factor e UT a tensão térmica.

Uma topologia usual para implementar as referência de tensão CTAT-CTAT é
apresentada na Fig.1.3, onde a idéia é aplicar as tensões CTAT (VG1 e VG2) em duas
resistências (R1 e R2) diferentes para gerar duas correntes CTAT (ICTAT1 e ICTAT2),
e assim, injetando a subtração delas em outra resistência (R3), é possível obter uma
tensão independente da temperatura absoluta (VIOAT ), resultando na expressão

VIOAT = R3 · (η2 · ICTAT2 − η1 · ICTAT1) (1.3)

onde,

ICTAT1 =
VG1

R1

(1.4)

ICTAT2 =
VG2

R2

(1.5)

1Ao longo deste trabalho os terminais de substrato dos transistores NMOS estarão ligados em
VSS e os PMOS em VDD.
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sendo η1 e η2 fatores de ajuste implementados com espelhos de corrente. Reescre-
vendo a Eq.(1.3) e sua derivada,

VIOAT = K1 · (VG2 −K2 · VG1) (1.6)

∂VIOAT
∂T

= K1 ·
(∂VG2

∂T
−K2 ·

∂VG1

∂T

)
(1.7)

onde,

K1 = η2 ·
R3

R2

(1.8)

K2 =
R2

R1

· η1
η2

(1.9)

R1

R3

R2

Aplicando VG1

(VCTAT1)

ICTAT1

Aplicando VG2

(VCTAT2)

ICTAT2

IOUT = η2 · ICTAT2 − η1 · ICTAT1

VIOAT

Gerando IOUT :

Figura 1.3: Topología CTAT-CTAT proposta.

pode-se notar uma propriedade interessante desta topologia: o ganho (K1) e o con-
trole da tangente com a temperatura (K2) da referência de tensão, ficam determina-
dos por coeficientes formados pelas razões de resistências (R3/R2 e R2/R1) e cópias
de espelhos (η1 e η2). Estes coeficientes permitem modelar o erro no processo de
fabricação com os dados disponíveis na documentação das tecnologias CMOS.

1.3 Metodologia

A metodologia utilizada para o desenvolvimento do trabalho foi estruturada nas
seguintes etapas (ver Fig.1.4):

1. Revisão da Literatura: Revisão dos trabalhos similares de referências de
tensão divulgados na literatura para definição de requerimentos e arquitetura
do sistema proposto.
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2. Modelagem do Circuito: equacionamento do comportamento do sistema
completo.

3. Desenvolvimento de Ferramenta de Otimização: em base as equações do
sistema, implementou-se com Matlab rotinas para minimizar a área ocupada
no chip e o consumo de energia do circuito.

4. Validação do Circuito com Resultados de Simulações: dado que a mo-
delagem do circuito não contempla absolutamente todos os efeitos do sistema,
deve-se validar e recorrigir o sistema caso seja necessário.

5. Etapa de Leiaute: depois de validar o circuito definitivo deve-se dedicar
tempo à boa implementação do circuito no silício.

6. Simulação após o Leiaute: elementos parasitas são adicionados ao circuito
definido na etapa anterior, e portanto deve-se refazer as simulações para validar
definitivamente o projeto.

7. Envio do Circuito para Fabricação: gerar os arquivos necessários (más-
caras) e enviá-los para fabricação do circuito integrado.

Revisão da Literatura

Modelagem do Circuito

Desenvolvimento de Ferramenta de Otimização

Validação do Circuito com Resultado de Simulações

Etapa de Leiaute

Simulação após o Leiaute

Envio do Circuito para Fabricação

Figura 1.4: Fluxograma da metodologia de desenvolvimento do trabalho.

1.4 Estrutura da Dissertação

O documento estará composto como se segue: O Capítulo 2 descreve os princi-
pais conceitos utilizados para projetar a referência de tensão independente da tem-
peratura absoluta. Primeiramente analisam-se as diferentes técnicas utilizadas na
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literatura para alcançar compensações de ordem elevada na dependência com a tem-
peratura. Em seguida é proposta uma arquitetura em nível de blocos baseada na
técnica de compensação mútua de dois transistores NMOS em diferentes níveis de
inversão. O Capítulo 3 analisa detalhadamente a arquitetura de cada bloco pro-
posto no Capítulo 2. O Capítulo 4 descreve o método utilizado para projetar e
otimizar o circuito. Primeiramente é apresentada uma ferramenta de software base-
ada no equacionamento do sistema. Ferramenta que pode ser utilizada para projetar
o comportamento desejado na referência de tensão proposta, tendo controle sobre
as principais caraterísticas, tais como: o coeficiente de temperatura, o consumo de
energia, a tensão nominal de funcionamento, o ruído na saída, o descasamento com
a fabricação, e a área ocupada no chip. No Capítulo 5 apresenta-se o leiaute do cir-
cuito detalhando as técnicas utilizadas para diminuir as variações sistemáticas com
o processo de fabricação. O Capítulo 6 mostra os resultados do projeto através de
simulações após leiaute, comparando estes resultados com circuitos similares divul-
gados na literatura. O Capítulo 7 é dedicado às conclusões e propostas de trabalhos
futuros.
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Capítulo 2

Referência de Tensão

Este capítulo descreve os principais conceitos utilizados para projetar a referência
de tensão independente da temperatura absoluta. Primeiramente analisam-se as
diferentes técnicas utilizadas na literatura para alcançar compensações de ordem
elevada na dependência com a temperatura, e assim manter um TC baixo em uma
ampla faixa de temperatura. Em seguida será proposta uma arquitetura em nível
de blocos baseada na técnica de compensação mútua de dois transistores NMOS
em diferentes níveis de inversão, validando-se os resultados com a modelagem1 do
circuito em uma faixa de −40oC até 100oC. Logo depois, apresenta-se o estudo
proposto para controlar o descasamento do circuito, assim como a implementação
de um circuito de calibração para compensar as variações do processo de fabricação.

2.1 Alternativas de Compensação de Ordem Elevada

As referências de tensão com compensação de primeira ordem obtidas através da
soma de dois comportamentos PTAT e CTAT têm caraterísticas côncavas que per-
mitem obter baixo TC, geralmente em uma faixa limitada de temperatura. Vários
destes trabalhos foram referenciados no Capítulo 1. Atualmente as topologias ba-
seadas em soma e subtração de comportamentos com dependências similares com
temperatura são a solução para obter uma compensação de ordens elevadas com
circuitos relativamente simples. Referências de tensão implementadas com combi-
nações NPN-PNP, NMOS-NMOS com diferentes VTo, NMOS-PMOS, entre outras,
permitem subtrair duas tensões com comportamento côncavo de temperatura e des-
locadas uma da outra. Essa subtração resulta em um TC baixo para uma extensa
faixa de temperatura. Além disso, tais topologias podem ser implementadas para
diferentes tensões de referência (não fixas), diferente das CTAT+PTAT clássicas,

1No Apêndice C pode ser vista a modelagem do conjunto de parâmetros VTo(T ), K ′(T ) e n(T )
que permitem determinar o funcionamento dos transistores na faixa de temperatura de -40oC até
100oC, e assim implementar as rotinas para projetar o circuito.
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que dependem do valor da tensão limiar.

2.1.1 Substração de Comportamentos com Dependências de

Temperatura Similares

No trabalho [18] foi apresentada uma topologia que utiliza a combinação NPN-PNP
para subtrair duas tensões com caraterísticas similares com temperatura. Com esta
topologia pode ser obtida a seguinte expressão para a tensão de referência:

VREF = K1 · (K2 · VNPN − VPNP ) (2.1)

Esta topologia presenta várias dificuldades para ser projetada, como a precisão no
fator K2, que permite obter a compensação mútua, e a modelagem do descasamento
entre os dois circuitos NPN e PNP, respetivamente. A modelagem, entretanto,
geralmente não é um procedimento simples nos transistores bipolares disponíveis
nos processos CMOS padrão. Essas dificuldades não permitem implementar esta
topologia sem aplicar a técnica de trimming2 ao fator K2. O resultado do TC
desenvolvido no trabalho [18] foi 19.5 ppm/oC na faixa de 0oC até 100oC.

2.1.2 Soma de Comportamentos com Dependência de Temperatura

Invertida

A compensação de ordens elevadas também pode ser implementada pela soma de
comportamentos com temperatura côncavos e convexos. No trabalho [19] foi apre-
sentada uma topologia baseada no uso de duas resistências com diferentes valores
de TC, ou seja, de valores -1350ppm/oC e 1410ppm/oC. Com esta topologia pode
ser obtida a seguinte expressão para a tensão de referência:

VREF =
( 1

R1

+
1

R2

)
·K · UT + VBE (2.2)

onde:
R1 = R1(T0) · (1− λ1 · (T − T0)) (2.3)

R2 = R2(T0) · (1 + λ2 · (T − T0)) (2.4)

e λ1 e λ2 modelam as variações destas resistências com a temperatura. Dessa forma
é possível ajustar as resistências R1 e R2 para que se obtenha um comportamento
convexo com temperatura que compensa o comportamento côncavo da tensão VBE.
O resultado do TC divulgado em [19] foi 31 ppm/oC na faixa de -50oC até 100oC.

2Técnica utilizada para calibrar o circuito após fabricação, e conhecida com esse nome na
literatura.
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2.1.3 Compensação Mútua Multi-Limiar

A compensação mútua de tensões ou correntes com dependências de temperatura
similares podem produzir referências de tensão com TC de valor muito baixo. Esta
compensação pode ser obtida através da subtração de duas tensões limiares diferen-
tes de transistores MOSFET. Dado que as tensões limiares são fortemente sensíveis
a variações do processo de fabricação, usando transistores do mesmo tipo (NMOS)
para a operação substração, reduz sensibilidade dessas topologias.

2.1.3.1 Substração entre Transistores NMOS com diferentes VTon

O trabalho [11] apresenta uma topologia para implementar a subtração das tensões
limiares de dois transistores NMOS fabricados com diferentes valores de VTon. Com
esta topologia pode ser obtida a seguinte expressão para a tensão de referência:

VREF = K1 · (VTon1 −K2 · VTon2) (2.5)

Diferentemente do trabalho [18], o descasamento do fator K2 pode ser bem mode-
lado através dos dados do fabricante do processo CMOS. O inconveniente destas
topologias é que normalmente não usam o processo padrão CMOS, aumentando o
custo na fabricação. O resultado obtido em [11] foi um TC de 39 ppm/oC na faixa
de 0oC até 100oC.

2.1.3.2 Substração entre Transistores NMOS e PMOS Através da Dife-
rença entre VTon e VTop

Em recente trabalho [16] foi implementada uma topologia baseada na substração de
dois comportamentos similares obtidos através das tensões limiares de transistores
NMOS e PMOS. Com esta topologia pode ser obtida a expressão:

VREF = K1 · (VTop −K2 · VTon) (2.6)

Que possui caraterísticas muito interessantes, já que pode ser modelada completa-
mente para calcular o descasamento e ao mesmo tempo fabricada no processo CMOS
padrão. O resultado do TC do circuito desenvolvido em [16] foi 13.6ppm/oC na faixa
de 0oC até 130oC.

2.1.4 Resumo

Nesta seção foram apresentadas diferentes topologias propostas na literatura para
implementar referências de tensão com compensação de ordens elevados. Estas
topologias são baseadas na soma e subtração de comportamentos com dependências
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similares com temperatura. Na Tabela 2.1 pode ser visto um resumo da performance
destes trabalhos. Nota-se que estes obtêm coeficientes de temperatura na faixa de 13
ppm/oC até 40 ppm/oC consumindo corrente de fonte alimentação mínima de 8µA
até 50µA. Baseando-se nestes valores como ponto de partida desta pesquisa de tese,
nas próximas seções será proposta uma técnica de compensação mútua utilizando
dois transistores NMOS do processo padrão CMOS funcionando em diferentes níveis
de inversão.

Tabela 2.1: Resumo do desempenho dos trabalhos de compensação de ordens ele-
vada.

Trabalho TC (ppm/oC) Faixa de Temp. (oC) Corrente (µA)

[11] 39.2 0 até 100 8.2
[16] 13.6 0 até 130 8
[18] 19.5 0 até 100 50
[19] 31.0 -50 até 100 N/A

2.2 Nível de Inversão como Variável de Projeto

Geralmente, para conseguir gerar uma corrente CTAT, deve-se converter de forma
proporcional um comportamento CTAT de tensão para corrente. Para lograr isso,
pode-se usar a idéia conhecida em trabalhos similares como extrator VT [20]. Esta
idéia pode ser vista no circuito da Fig.2.1, onde o transistor Mn está funcionando
como diodo com tensão VG e corrente ID, e de alguma forma, é imposta a mesma
tensão e N vezes a mesma corrente em uma resistência R. Esse circuito tem duas
soluções estáveis como mostrado na Fig.2.2, soluções determinadas pela reta de carga
do resistor R e o comportamento exponencial (em inversão fraca) ou quadrático (em
inversão forte) do diodo Mn. Neste capítulo será considerado que a única solução
estável de interesse é a número 2. No Capítulo 3 será apresentada uma topologia
que somente tem como solução estável a número 2.

R
Mn

N.ID ID

Vx
Vx = VG

VG

Figura 2.1: Topologia utilizada para gerar uma corrente CTAT, extraindo o com-
portamento da tensão de porta (VG) do diodo NMOS.
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Figura 2.2: Esboço representativo da solução V-I do extrator.

Para analisar a solução estável número 2 (ver Fig.2.2) e explorar soluções em
todos os níveis de inversão do transistor, pode-se escrever a tensão do diodo com
a utilização do modelo ACM (equações similares com modelo EKV [21]) como foi
visto na Eq.(1.1). Resultando para o circuito da Fig.2.1 em:

VG = NR · ID = VTon + nnUT · F (ID/IS) (2.7)

onde,

IS =
µnC

′
oxnnU

2
T

2

W

L
=
K ′nnnU

2
T

2

W

L
(2.8)

sendo µn a mobilidade do portador, C ′ox é a capacitância do óxido por unidade de
área e K ′n definido como µnC ′ox.

Rescrevendo a Eq.(2.7) em termos do nível de inversão (if = ID/IS) do transistor
resulta:

VG = NR · IS · if = VTon + nnUT · F (if ) (2.9)

Dado que o VTon tem comportamento CTAT (ver Fig.2.3), e a função F só depende
do nível de inversão do transistor, pode-se utilizar o nível de inversão como sinto-
nizador da tangente com temperatura da tensão VG (idéia utilizada anteriormente
no trabalho [22]), já que UT tem comportamento PTAT. Na Fig.2.4 pode ser visto
o gráfico da função F (if ), nota-se que pode variar aproximadamente desde -4 em
inversão fraca até 10 em inversão forte, permitindo assim, obter uma grande faixa
de variação na tangente com temperatura.

Para projetar o circuito da Fig.2.1 no nível de inversão desejado, deve-se fixar
uma temperatura To, já que os parâmetros VTon(T ), K ′n(T ) e nn(T ) variam com
temperatura, deslocando levemente o nível de inversão quando a temperatura varia.
Através da Eq.(2.9), pode-se encontrar uma expressão da razão W/L do transistor
Mn para um nível de inversão desejado na temperatura To como:

(
W

L

)

Mn

= 2 · VTon(To) + nn(To) · UT (To) · F (if )

NR · if ·K ′n(To) · nn(To) · U2
T (To)

(2.10)

Na Fig.2.5 pode ser visto o comportamento da tensão VG da topologia da Fig. 2.1,
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Figura 2.3: Comportamento da tensão limiar VTon do transistor NMOS com o pro-
cesso 180nm utilizado.

variando o nível de inversão (calculado em To=40oC) entre 0.1 (inversão fraca), 1
(inversão moderada) e 10 (inversão forte). Nota-se que quando o nível de inversão
aumenta, a tangente com temperatura é mais positiva devido ao aumento do termo
nnUTF (if ) (PTAT) como esperado.3

Concluindo esta seção, o nível de inversão do transistor Mn, pode ser utilizado
como sintonizador da tangente com a temperatura da tensão (VG(T, if )) e a corrente
(ID(T, if )) do diodo Mn, já que:

ID(T, if ) =
VG(T, if )

N.R
(2.11)

Na próxima seção, se analisa a utilização de dois circuitos similares ao da Fig.2.1 com
diferentes níveis de inversão no transistorMn para alcançar uma tensão independente
da temperatura absoluta. Essa técnica é conhecida como compensação mútua.

3Nota-se que aumentando o nível de inversão seria possível aumentar a tangente do termo
nnUTF (if ) (PTAT) de forma obter um comportamento complementar com VTon (CTAT) e
assim obter um VG com comportamento IOAT, mas dessa forma seria obtida uma topologia
CTAT+PTAT.
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Figura 2.4: Comportamento da função F do modelo ACM, que só depende do nível
de inversão.
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Figura 2.5: Resultado obtido através da modelagem do comportamento do circuito
da Fig.2.1 em função da temperatura para diferentes níveis de inversão (calculados
em To=40oC) do transistor Mn, com R = 500kΩ e N = 4.
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2.3 Compensação Mútua Proposta

Com a utilização de dois circuitos geradores CTAT com a topologia da Fig.2.1 podem
ser geradas duas tensões (ou correntes aplicando esta tensão em uma resistência)
com diferentes tangentes com temperatura utilizando diferentes níveis de inversão no
transistor Mn. A idéia da compensação mútua é gerar duas tensões com diferentes
níveis de tensão e a mesma tangente com temperatura. Dessa forma, através da
subtração dessas tensões pode-se gerar uma tensão (ou corrente) independente da
temperatura. Na Fig.2.6 é mostrado o procedimento proposto para implementar a
compensação mútua. Isso sempre será possível se as tangentes com temperatura
de VG1(T ) e VG2(T ) forem negativas. O caso contrário pode acontecer - para este
processo de 180nm - quando o nível de inversão for aproximadamente maior do que
50 (if > 50). Neste caso o termo nUTF (Eq.(2.9)) terá tangente com temperatura
com módulo maior que VTon.

Neste trabalho, a referência de tensão foi implementada com compensação mútua
em modo corrente, e a arquitetura desta pode ser vista na Fig.2.7, onde a arquitetura
interna de cada bloco gerador CTAT é estudada detalhadamente na próxima seção.
Para esta arquitetura pode-se obter a seguinte expressão para a tensão de saída:

VIOAT (T ) = R3 ·
(
α2 ·

VG2(T, if2)

N2.R2

− α1 ·
VG1(T, if1)

N1.R1

)
(2.12)

a qual, pode ser reescrita como:

VIOAT (T ) =
α1

N1

R3

R1

·
(
α2

α1

R1

R2

N1

N2

· VG2(T, if )− VG1(T, if )

)
(2.13)

Para compensar mutuamente em temperatura as tangentes dos dois geradores, deve-
se derivar parcialmente com a temperatura a Eq.(2.13), impondo que seja nula para
uma temperatura To como segue:

∂VIOAT (T )

∂T

∣∣∣∣∣
To

=
α1

N1

R3

R1

·
(
α2

α1

R1

R2

N1

N2

· ∂VG2(T )

∂T

∣∣∣∣∣
To

− ∂VG1(T )

∂T

∣∣∣∣∣
To

)
= 0 (2.14)

resultando na seguinte condição de projeto para o parâmetro K responsável pela
compensação mútua na dependência com a temperatura (ver Fig.2.6):

K =

(
∂VG1(T )

∂T

∣∣∣∣∣
To

)/(
∂VG2(T )

∂T

∣∣∣∣∣
To

)
=
α2

α1

R1

R2

N1

N2

(2.15)

Para concluir esta seção, analisou-se um caso particular de projeto, no qual o
nível de inversão if1 = 0.23 e o if2 = 6.01. A Fig.2.8 mostra as tensões geradas pelos
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VTon

T

nnUTF

T

+

VG = VTon + nnUTF (if )

↑ if F

if

Eq.(1.2)

if1 ↓ F (if1) ↓
∂VG1(T )

∂T ↓

VG1(T ) ↓{
⇒

⇒⇒

⇒

if2 ↑ F (if2) ↑
∂VG2(T )

∂T ↑

VG2(T ) ↑{

Def. VK(T ) = K · VG2(T ) com K > 1 cte.

{
VK(T ) ↑
∂VK(T )

∂T ↓⇒

VK

VG1

∂VK(T )
∂T = K · ∂VG2(T )

∂T = ∂VG1(T )
∂T

Quando if2 > if1, existe um K tal que:

Figura 2.6: Descrição do procedimento utilizado para compensação mútua com dois
transistores NMOS funcionando em diferentes níveis de inversão.

extratores (VG1 e VG2) em função da temperatura. Para compensar mutuamente os
dois geradores em To = 5 oC, utilizou-se R1 = R2 = R3 = 500kΩ, N1 = N2 = 4, α1 =

4.41 e α2 = 8. A Fig.2.9 mostra as correntes de cada gerador e as correspondentes
derivadas com temperatura, onde se pode observar que as derivadas estão muito
próximas, interceptando-se em 5oC (caso projetado) e 83oC, temperaturas nas quais
a subtração das correntes terá derivada nula e permite ter máximos ou mínimos na
corrente total de saída (substração dos dois geradores CTAT). Isso pode ser visto na
Fig.2.10, onde o resultado da modelagem da tensão de saída tem máximo em 5oC
e mínimo em 83oC como esperado. Umas das caraterísticas pelas quais se escolheu
esta arquitetura, é pelo coeficiente de temperatura (TC), isso pode ser calculado da
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M1R1
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α1 · VG1(T,if1)
N1.R1

α2 · VG2(T,if2)
N2.R2

Gerador CTAT 1

Gerador CTAT 2

α2 · VG2(T,if2)
N2.R2

− α1 · VG1(T,if1)
N1.R1

VIOAT

N1, α1, if1

N2, α2, if2

Figura 2.7: Arquitetura a nível de blocos da referência de tensão proposta.

seguinte forma:

TC =
Vmax − Vmin

Vnom · (Tmax − Tmin)
· 1e6 [ppm/oC] (2.16)

TC =
482.7mV − 481.9mV

482.8mV · (100oC − (−40oC))
· 1e6 = 11.9 ppm/oC (2.17)

resultado obtido através da modelagem, que alcança a boa performance do trabalho
[16].
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Figura 2.8: Comportamento das tensões VG1(T ) e VG2(T ) em função da temperatura.
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Figura 2.9: Resultado da modelagem das correntes de saída dos geradores caso
if1 = 0.23 e o if2 = 6.01, com R1 = R2 = R3 = 500kΩ, N1 = N2 = 4, α1 = 4.41
e α2 = 8. No gráfico (a) pode-se ver o resultado das correntes e no (b) as suas
derivadas correspondentes.

17



Temperatura (Celsius)

V
I
O
A
T
(m

V
)

−40 −30 −20 −10 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100481.8

481.9

482

482.1

482.2

482.3

482.4

482.5

482.6

482.7

Figura 2.10: Resultado da modelagem da tensão de saída (VIOAT ) caso if1 = 0.23 e
o if2 = 6.01, com R1 = R2 = R3 = 500kΩ, N1 = N2 = 4, α1 = 4.41 e α2 = 8.

2.4 Análise do Descasamento

Uma propriedade importante das referência de tensão, e da maioria dos circuitos na
microeletrônica é o descasamento das componentes na fabricação [23]. Normalmente
o fabricante do processo CMOS fornece dados estatísticos que permitem analisar-lo.
Nesta seção se analisa um método proposto para projetar o circuito em função do
descasamento desejado na tensão de saída (VIOAT ).

Dado que a contribuição dos resistores no descasamento pode ser projetada al-
gumas vezes menor que a dos transistores (que será analisado na Seção 3.4.1.3), é
uma boa aproximação supor que a variância relativa da tensão de saída, coincide
com a variância relativa da corrente de saída (IOUT , corrente na resistência R3), o
qual será definido como:

σ2
VIOAT

=
σ2(4VIOAT )

V 2
IOAT

≈ σ2(4IOUT )

I2OUT
(2.18)

Por outro lado, a variância relativa da corrente de saída, pode-se descompor nas
variâncias relativas das correntes de cada gerador como:

σ2(4IOUT )

I2OUT
=
σ2(4IOUT1)

I2OUT
+
σ2(4IOUT2)

I2OUT
(2.19)

Estas variâncias serão calculadas para cada gerador na Seção 3.4.2. Definindo estas
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variâncias como:
σ2
IOUT1

=
σ2(4IOUT1)

I2OUT1
(2.20)

σ2
IOUT2

=
σ2(4IOUT2)

I2OUT2
(2.21)

a Eq.(2.18) pode ser expressa como:

σ2
VIOAT

= σ2
IOUT1

I2OUT1
I2OUT

+ σ2
IOUT2

I2OUT2
I2OUT

(2.22)

Escolhendo a variância relativa de cada gerador da seguinte forma:

σ2
IOUT1

= ao · σ2
VIOAT

· I
2
OUT

I2OUT1
(2.23)

σ2
IOUT2

= (1− ao) · σ2
VIOAT

· I
2
OUT

I2OUT2
(2.24)

pode-se reescrever a Eq.(2.22) como:

σ2
VIOAT

= ao · σ2
VIOAT

+ (1− ao) · σ2
VIOAT

(2.25)

onde ao, que deve estar entre 0 e 1, é o fator que distribui a contribuição do desca-
samento de cada gerador. Por exemplo, se ao = 0.5 a contribuição do descasamento
de cada gerador na Eq.(2.22) é a mesma (50% cada gerador). Na Tabela 2.2 podem
ser vistos vários casos de projetos válidos, para obter descasamento de 0.5% na saída
(σVIOAT

= 0.005), nos quais o fator ao é variado para obter diferentes contribuições
de cada gerador. No Capítulo 4, que apresenta um método de otimização da referên-
cia de tensão, será estudado qual desses casos é mais eficiente para projetar, já que
normalmente implementar desvios padrões menores requerem maior área ocupada
no chip.

Tabela 2.2: Desvio padrão relativo que deve ter cada gerador CTAT em função
do σVIOAT

desejado para diferentes repartições (ao). As correntes utilizadas para
calcular os desvios padrão são as de T = 20oC: IOUT = 966nA, IOUT1 = 535nA e
IOUT2 = 1501nA.

Objetivo Condição de Projeto

ao σVIOAT
σIIOUT1

σIIOUT2

0.10 0.0050 0.0029 0.0030
0.20 0.0050 0.0040 0.0029
0.25 0.0050 0.0045 0.0028
0.50 0.0050 0.0064 0.0023
0.75 0.0050 0.0078 0.0016
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2.5 Circuito de Calibração

O desempenho de circuitos integrados é afetado durante etapa de fabricação, devido
a variações dos parâmetros do processo de fabricação. Estas variações são conhe-
cidas como variações do processo. Ao contrário do descasamento do circuito, que
pode ser modelado e limitado aumentando a área dos componentes (transistores,
resistências, etc...), a influência das variações do processo só podem ser diminuídas
após a fabricação do chip. Para obter a precisão desejada nos valores projetados é
necessário calibrar o circuito fabricado pela técnica de “trimming" (conhecida assim
na literatura), o qual é um circuito de ajuste utilizado após da fabricação. Este
circuito deve ser capaz de ajustar a variável de interesse.

2.5.1 Circuito de Trimming Proposto

Como foi visto na Eq.(2.13), a referência de tensão pode ser variada proporcional-
mente através da razão entre as resistências R3 e R1. Na Fig.2.11 pode ser vista a
topologia proposta para implementar a calibração, que usa a resistência R3 como
variável de ajuste. A idéia desta topologia é sempre variar a última resistência da
série através do multiplexador A, e com o multiplexador B obter um ajuste mais
fino, colocando resistências em paralelo, onde é possível variar a última resistência
entre R (sem o mux. B), (3/4)R, R/2 e R/4. Dado que as resistências utilizadas são
sempre iguais a R, a razão entre as resistências R3 e R1 terá uma boa performance
no controle do descasamento.

No caso projetado nas secções anteriores, onde R1 e R3 são 500kΩ, a calibração
pode ser implementada dimensionando as resistências como:

R1 = 50R (2.26)

R3 = 42R + A ·R−B · (0.25)R (2.27)

onde A (entre [1-16], 4 bits) e B (entre [0-3], 2 bits) são as combinações dos multiple-
xadores e R = 10kΩ. Na Tabela 2.3 se mostram as caraterísticas desta calibração.
Nota-se que a razão entre as resistências pode ser ajustada aproximadamente em
±15%, a qual permitirá ajustar a tensão de referência em ±15% após sua fabricação.

2.5.2 Projeto das Chaves MOS

Uma das caraterísticas pela qual foi proposta a arquitetura de calibração da Fig.2.11
é porque o chaveamento analógico está sempre na última resistência da serie (caso
multiplexador A), a qual tem tensão muito pequeno (aproximadamente 10mV) ou
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Figura 2.11: Topologia implementada para calibrar as variações do processo após
fabricação do chip (conhecido na literatura como Trimming).

Tabela 2.3: Caraterísticas do circuito de calibração com R = 10kΩ, A 4 bit e B 2
bit.

Caraterística Valor

R3MAX
580kΩ

R3MIN
422.5kΩ

∆R3 2.5kΩ
R3MAX

/R1 1.16 (16%)
R3MIN

/R1 0.845 (-15.5%)

diretamente em VSS (caso multiplexador B). Isso permite usar somente chaves NMOS
com razão W/L pequena, evitando o uso de chaves muito largas ou complementarias
(PMOS-NMOS). Na Fig.2.12 pode ser visto o comportamento da condutividade da
chave NMOS quando varia a tensão na entrada desta. No caso da arquitetura
proposta, a condutividade da chave NMOS se encontra no máximo (Vchave ≈ 0).

Para escolher a condutividade necessária, ou visto de outra maneira, a resistência
minima necessária para a condução da chave, na Fig.2.13 se mostra o comportamento
da resistência em função da largura do transistor para o cumprimento mínimo da
tecnologia 180nm (L=0.18µm). Neste trabalho, como as resistências R1, R2 e R3

são implementadas com resistências unitárias de 10kΩ, se considerou que W=2µm
(Ron = 352Ω) é suficiente. Consideração que foi verificada com simulações.
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Figura 2.12: Modelagem do comportamento da condutividade da chave NMOS no
processo 180nm em função da tensão na entrada. Com tensão de porta em 1.8V,
W=3µm e L=0.18µm.
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Figura 2.13: Resultado de simulação da resistência da chave MOS em função da
largura do transistor (W) quando a tensão de entrada é 10mV. Com tensão de porta
em 1.8V e L=0.18µm.
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Capítulo 3

Circuitos Geradores CTAT

Como foi visto no Capítulo 2, uma forma de gerar uma corrente CTAT é aprovei-
tando o comportamento da tensão limiar (VTo) do transistor MOS e aplicar este em
uma resistência. Ideia que já foi utilizada em [16], [20] (conhecida como extrator
VT ). Neste Capítulo é proposta uma arquitetura de extrator VT , analisando-se as
condições de estabilidade, o ruído, e o controle do descasamento.

3.1 Arquitetura Proposta

Neste trabalho de pesquisa, foi proposta uma arquitetura de extrator VT (ver Fig.3.1),
inspirada no circuito do trabalho [7]. A idéia deste circuito é impor a tensão ne-
cessária no nó VG1, por meio de uma realimentação negativa, para que as correntes
dos transistores M1a e M1b sejam N.I e I respetivamente (impostas pelos espelhos
de corrente). Ao mesmo tempo, se o transistor M1a tem N vezes a largura do tran-
sistor M1b, as tensões VR e VG4 serão aproximadamente iguais, e assim obtêm-se as
propriedades necessárias para que este circuito seja um extrator VT .

Com a utilização da arquitetura proposta para os geradores CTAT, a arquitetura
geral da referência de tensão foi implementada como pode ser visto na Fig.3.2,
onde a corrente gerada pelo circuito CTAT 1 é subtraída da corrente gerada pelo
circuito CTAT 2. Esta subtração é injetada na resistência R3 para obter uma tensão
independente da temperatura absoluta.

3.2 Estabilidade dos Geradores

A estabilidade da referência de tensão depende de cada circuito gerardor CTAT
independentemente. Estes circuitos usam a topologia que foi vista na Fig.3.1, que
tem malhas fechadas que determinam a estabilidade. Para analisá-la, deve-se estudar
o circuito de malha aberta em pequeno sinal (ver Fig.3.3). Neste circuito é suposto
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Figura 3.1: Arquitetura proposta para o circuito gerador CTAT.

que o capacitor CL é a capacitância total do nó vout (drenos de M3b e M2a).
Para simplificar o cálculo, pode-se supor que o polo dominante da transferência

entre vin e vout é determinado pelo capacitor CL e o ganho DC, negligenciando os
efeitos dos outros capacitores do circuito em baixa frequência. Isso se pode calcular
com o circuito em pequeno sinal mostrado na Fig.3.4, que resulta nas seguintes
expressões para as correntes de cada malha de realimentação,

io1 = vin ·
gm1a/N

nn · gm1a ·R + 1
(3.1)

io2 = vin ·
gm1b

nn · (gm1b/gm4) + 1
(3.2)

obtendo a seguinte transferência de malha aberta:

vout
vin

=
io1 − io2

vin · (gds3b + gds2a + s.CL)
(3.3)

Portanto, o circuito será estável em DC se a malha aberta tiver ganho negativo, o
que é possível impondo a seguinte condição:

io1 − io2 < 0 (3.4)

Como gm1a/N é igual ao gm1b, a condição de estabilidade resulta em:

N ·R >
1

gm4

(3.5)
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α2.ICTAT2
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M2a,1 M2b,1

M3a,1

M3e,1 M3d,1M3c,1M3b,1

R1

ICTAT1N1
ICTAT1

α1.ICTAT1

α1 = α11α13

α12

α11

α13 α12

11N1

N1 1

1

1 1

Gerador 1

Gerador 2
VIOAT

CL1

CL2

CL3

Figura 3.2: Arquitetura completa da referência de tensão independente com a tem-
peratura absoluta.

e o polo dominante da malha aberta é:

p =
1

2π

gds3b + gds2a
CL

(3.6)

Não se deve esquecer que esta última expressão foi obtida negligenciando o efeito dos
outros capacitores, e deve-se conferir com simulação que esse efeito não compromete
a estabilidade do circuito.
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gm4R

gms1a .v2 gm1a
.vin ro1a

gm3a Cgs3a
ro3bgm3b

.v4

ro2agm2a
.v7

CL

gm3d Cgs3d

gms1b .v3 gm1b
.vin ro1b

gm3c .v5 ro3c

gm2b Cgs2b

Cgs1bCgs1a

vin

v7

v3v2

v4 v5

vout

Figura 3.3: Representação em pequeno sinal dos circuitos geradores de corrente
CTAT.

gm4R

gms1a .v2 gm1a
.vin ro1a

gm3a

ro3b ro2a CL

gm3d

gms1b .v3 gm1b
.vin ro1b

vin

vout

v3v2

v4 v5

io1 .N io2

io2io1

Figura 3.4: Modelo aproximado de primeira ordem da representação em pequeno
sinal dos circuitos geradores de corrente CTAT.

3.3 Análise de Ruído

O ruído é um importante fator que limita a performance dos circuitos. Em circuitos
CMOS, este é criado por vários fenômenos físicos devido ao movimento aleatório
dos portadores de carga (eléctrons e lacunas). Estes ruídos podem ser classificados
dependendo do mecanismos pelos quais são criados. Existem 3 tipos de ruído: ruído
Branco (ou Térmico), ruído Shot e ruído Flicker.

O ruído Shot é criado nas junções entre dois materiais onde existe um campo
elétrico, em particular, em transistores MOSFET é dado no campo elétrico entre a
porta e o canal, resultando em uma perda de corrente entre o gate e o canal. Esta
corrente de perda é considerada desprezível neste trabalho (ruído shot desprezível).
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Por outro lado, o ruído Flicker é gerado nas imperfeições nos materiais, onde os
portadores de carga ficam presos ou desacelerados. Em [24], foram desenvolvidas
expressões dependendo dos níveis de inversão nos transistores para cálculo de ruído
branco e flicker.

3.3.1 Ruído da Referência de Tensão

3.3.1.1 Ruido Branco

O ruído branco gerado pela arquitetura da referência de tensão proposta, que foi
vista na Fig.3.2, pode ser separado em duas contribuições: por um lado o ruído
gerado pelas malhas internas de cada gerador, as quais têm polos dominantes em:

pint =
1

2π

gds3b1,2 + gds2a1,2
CL1,2

(3.7)

e por outro lado, o ruído gerado pelos transistores de saída (M3e1,2 e M5) e a resis-
tência R3, os quais têm transferência de ruído de primeira ordem com polo em:

pext =
1

2π

1

R3CL3
(3.8)

Nota-se que o polo pint é muito menor que o polo pext devido que gds é muito menor
que 1/R3. Portanto, uma boa aproximação para o cálculo do ruído branco é supor
que este esta dominado pelo circuito da Fig.3.5. Para este circuito, pode-se calcular
a densidade espetral de potência (PSD) do ruído branco em corrente na saída como:

SiB = I2n = Si3e,2 + Si3e,1
α2
13

α2
12

+ Si5a
α2
13

α2
12

+ Si5b + SvR3/(R
2
3) (3.9)

onde cada PSD se calcula como:

Si3e,2 =
8

3
· np ·KB · T · gm3e,2 (3.10)

Si3e,1 =
8

3
· np ·KB · T · gm3e,1 (3.11)

Si5a =
8

3
· nn ·KB · T · gm5a (3.12)

Si5b =
8

3
· nn ·KB · T · gm5b (3.13)

SvR3 = 4 ·KB · T ·R3 (3.14)
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sendo KB a constante de Boltzmann, e np e nn os slope factor dos transistores
PMOS e NMOS respetivamente. A PSD de ruído branco em tensão na saída pode
ser calculada como:

SvB = SiB ·R2
3 (3.15)

M3e2

R3

α2

M5aM5b

M3e1

α1 = α11α13

α12

VIOAT

CL3

α11

α12α13

v2nR3

i2nM5b i2nM5a

i2nM3e,1i2nM3e,2

Figura 3.5: Circuito aproximado para cálculo de ruído branco, onde se mostram as
fontes dominantes do ruído.

3.3.1.2 Ruido Flicker

Para calcular o ruído flicker total se devem analisar todas as contribuições das fontes
de ruído flicker para todos os transistores da referência de tensão, já que, este ruído
está presente para frequências baixas, e portanto, a filtragem dos polos pint e pext
não permite realizar nenhuma aproximação.

Supondo que todos os transistores têm ruído flicker presente no gate, sendo Svi
a PSD de ruído flicker em tensão no gate para cada transistor Mi, pode ser escrita
a PSD de ruído flicker em corrente na saída do gerador CTAT 1 como:

SiF1 =(Sv1a,1 + Sv1b,1) · g2m1b,1

(α11α13

α12

)2
+ (Sv5a,1 + Sv5b,1) · g2m5b,1 + ...

(Sv4,1) · g2m4,1

(α11α13

α12

)2
+ (Sv3c,1 + Sv3d,1) · g2m3c,1

(α11α13

α12

)2
+ ...

(Sv2a,1 + Sv2b,1) · g2m2a,1

(α11α13

α12

)2
+ ...

(Sv3a,1 + Sv3b,1 + Sv3e,1) · g2m3e,1

(α13

α12

)2

(3.16)
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e na saída do gerador CTAT 2 como:

SiF2 =(Sv1a,2 + Svv1b,2) · g2m1b,2α
2
2 + (Sv4,2) · g2m4,2α

2
2 + ...

(Sv3c,2 + Sv3d,2) · g2m3c,2α
2
2 + ...

(Sv2a,2 + Sv2b,2) · g2m2a,2α
2
2 + ...

(Sv3a,2 + Sv3b,2 + Sv3e,2) · g2m3e,2

(3.17)

onde cada Svi é definido como:

Svi =
KF

WiLi

ψ(if )

f
(3.18)

sendo KF constante de ruído flicker (extraída para processo 180nm) que pode ser
vista no Apêndice C, e ψ(if ) uma função que depende somente do nível de inversão
do transistor, definida como:

ψ(if ) =

(
1 +

√
1 + if

2

)2

· log(1 + if )

if
(3.19)

Portanto, a PSD de ruído flicker total em tensão na saída da referência de tensão,
pode ser calculada como:

SvF = (SiF1 + SiF2) ·R2
3 (3.20)

3.3.1.3 Ruido Total

Com a PSD de ruído branco (SvB) e flicker (SvF ) em tensão na saída, pode ser
calculada a PSD de ruido total em tensão (SvTOTAL) na saída como:

SvTOT = SvB + SvF (3.21)

Se a referência de tensão não é filtrada por outro sistema em cascata, o ruído
total RMS na saída pode ser calculado como:

v2n =

∫ ∞

0

SvTOT (f)|H(f)|2df (3.22)

onde,

|H(f)|2 =
p2ext

f 2 + p2ext
(3.23)

é o quadrado do módulo da transferência de primeira ordem imposta pelo polo da
saída.
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3.4 Controle do Descasamento

Nesta seção, primeiramente se analisam as equações de descasamento de alguns
blocos que integram os circuitos CTAT: espelhos de corrente, extratores VT e resis-
tências. Estas expressões permitem dimensionar a área destas células em função do
descasamento desejado e a variável de projeto gm/ID ([25]) que foi utilizada para
otimizar o circuito. Em seguida, se analisa como controlar o descasamento de cada
gerador CTAT, e assim controlar o descasamento total da referência de tensão.

3.4.1 Alguns Blocos Necessários

3.4.1.1 Espelhos de Corrente

Uma célula fundamental em quanto ao descasamento deste trabalho é o simples
espelho de corrente mostrado na Fig.3.6. Com as equações vistas no Apêndice A
é possível escrever as seguintes expressões para as variâncias da corrente em cada
transistor do espelho como:

σ2(∆ID1)

I2D1

=
1

MWL

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
· A2

VTo

)
(3.24)

σ2(∆ID2)

I2D2

=
1

KWL

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
· A2

VTo

)
(3.25)

das quais se obtém a seguinte condição:

σ2(∆ID1)

I2D1

=
K

M
· σ

2(∆ID2)

I2D2

(3.26)

M1 M2

ID1 = I.M ID2 = I.K

M W
L KW

L

Figura 3.6: Circuito de espelho de corrente com ganho K/M.

Definindo a variância do descasamento total no espelho como:

σ2
esp =

σ2(∆ID2)

I2D2

+
K2

M2
· σ

2(∆ID1)

I2D2

(3.27)

e utilizando a condição da Eq.(3.26), lembrando que ID2 = (K/M)ID1, a variância
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do espelho pode ser escrita como segue:

σ2
esp =

M +K

MK

1

WL

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
· A2

VTo

)
(3.28)

Portanto, pode-se escrever a área do transistor unitário (WL) do espelho em função
do descasamento (variância) desejado e a variável gm/ID dos transistores como:

Área =
(M +K)

MK

1

σ2
esp

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
· A2

VTo

)
(3.29)

3.4.1.2 Extrator VT

Supondo que os espelhos M2 e M3 da Fig.3.1 -como foi proposto em [7]- são proje-
tados com descasamento desprezível em comparação ao dos transistores M1 e M4, o
descasamento do extrator VT será dominado pelos transistores M1 e M4. Portanto,
para calcular o desvio padrão da corrente de saída, deve ser calculado o desvio padrão
da tensão VG (ver Fig.3.7), já que este, coincide com o desvio padrão da corrente de
saída (IR), e pode ser demostrado como segue:

σ
(∆IR
IR

)
= σ

(∆VR
R

1

IR

)
= σ

(∆VR
R

R

VR

)
= σ

(∆VR
VR

)
(3.30)

portanto,
σ2(∆IR)

I2R
=
σ2(∆VR)

V 2
R

(3.31)

Escrevendo a equação de malha da tensão VR como segue:

VR = Vgs4 + Vgs1b − Vgs1a (3.32)

pode ser calculada a variância do extrator como:

σ2
ext =

σ2(∆VR)

V 2
R

=
σ2(∆Vgs4) + σ2(∆Vgs1b) + σ2(∆Vgs1a)

V 2
R

(3.33)

onde, cada ∆Vgsi pode ser aproximado1 por (visto no Apêndice A):

σ2(∆Vgs4) ≈
1

W4L4

(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
M4
· A2

K′

)
(3.34)

σ2(∆Vgs1a) ≈
1

NW1L1

(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
M1a
· A2

K′

)
(3.35)

σ2(∆Vgs1b) ≈
1

W1L1

(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
M1b
· A2

K′

)
(3.36)

1Aproximado porque a equação de descasamento do Apêndice A é para a tensão de gate (VG).
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De forma a obter uma equação prática para projetar o circuito, assumimos que as
áreas dos transistores unitários são as mesmas em todos os transistores do extrator
(L1W1 = L4W4), o qual permitirá, como já foi visto para o espelho de corrente,
obter uma expressão que dependa só do descasamento desejado e a variável gm/ID.
Isso pode ser visto na seguinte expressão:

Área =
1

σ2
ext

[
N + 1

N

(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
M1
A2
K′

)
+
(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
M4
A2
K′

)]
(3.37)

M1a M1b

M4
R

IR = N.I I

N W1

L1

W1

L1

W4

L4

Vgs4

Vgs1bVgs1aVR

+
−

+
−

+
−

Figura 3.7: Circuito do extrator VT simplificado para cálculo de descasamento.

3.4.1.3 Resistências

O descasamento das resistências - como no caso dos transistores - também é função
da área. Normalmente para calcular o desvio padrão destas é utilizada a seguinte
expressão:

σR =
σ(∆R)

R
=

√
A2
res

WL
(%) (3.38)

onde Ares (ver Tabela 3.1) é um dado fornecido pelo fabricante e WL é a área da
resistência. Esta mesma expressão se pode reescrever em termos da área do quadrado
unitário (Asq) e o número de quadrados unitários (Nsq) necessários para o cálculo
da resistência como:

σR =
σ(∆R)

R
=

√
A2
res

Asq ·Nsq

(%) (3.39)

Por exemplo, no caso projetado no Capítulo 2, onde a resistência é 500kΩ, se pode
calcular o número de quadrados necessários como:

Nsq =
R

Rsq

=
500kΩ

0.260kΩ/sq
≈ 1923 sq (3.40)

Portanto, o desvio padrão de uma resistência de 500kΩ, implementada comAsq = 0.5um · 0.5um
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Tabela 3.1: Dados do fabricante do processo 180nm para as Resistências de Poli-
Silício P+.

Dado Valor

Ares 1.67µm
Rsq 0.260 kΩ/sq

no processo 180nm pode ser calculado como:

σR =

√
(1.67µm)2

(0.50µm)2 · 1923
= 0.076% (3.41)

3.4.2 Circuitos Geradores CTAT

Com as expressões desenvolvidas para o descasamento na Seção 3.4.1, pode ser cal-
culado o descasamento total dos blocos geradores CTAT como a cascata de descasa-
mentos (ver Apêndice B). Na Fig.3.8 pode ser visto o circuito CTAT 1 simplificado,
que mostra cada fator de descasamento (extrator 1, espelho 3-1 e o espelho 5). Nota-
se que as correntes de saída de cada bloco estão em cascata com os outros blocos, o
qual permite calcular o descasamento total do bloco CTAT 1 como segue:

σCTAT1(%) =
√

(σ2
ext1(%) + 1) · (σ2

esp3,1(%) + 1) · (σ2
esp5(%) + 1)− 1 (3.42)

Para obter um correto funcionamento do circuito CTAT 1 é necessário projetar os
descasamentos dos espelhos 3-1 e 2-1 desprezíveis em relação aos outros descasa-
mentos do circuito (idéia proposta no trabalho [7]). Dessa forma a Eq.(3.42) pode
ser aproximada por:

σCTAT1(%) ≈
√

(σ2
ext1(%) + 1) · (σ2

esp5(%) + 1)− 1 (3.43)

A fim de obter uma expressão prática no projeto do circuito CTAT 1, pode ser
suposto que os fatores de descasamentos da Eq.(3.43) são iguais, definindo-se o
seguinte desvio padrão:

σx1(%) = σext1(%) = σesp5(%) (3.44)

este pode ser calculado utilizando a Eq.(3.43) como:

σx1(%) =

√√
(σ2

CTAT1(%) + 1)− 1 (3.45)

Portanto, as áreas requeridas pelos transistores de cada bloco para controlar o des-
casamento do circuito CTAT 1 podem ser calculadas em função da relação gm/ID e
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M3e,1
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α12α13

N1

Espelho 3, 1

Extrator 1

Espelho 5

Figura 3.8: Circuito simplificado do gerador CTAT 1 que mostra os principais fatores
de descasamento.

o desvio padrão σx1 (definido na Eq.(3.44)) como:

Áreaext1 =
1

σ2
x1

[
N1 + 1

N1

(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
1,1
A2
K′

)
+
(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
4,1
A2
K′

)]
(3.46)

Áreaesp3,1 =
(α11 +N1)

α11N1

1

(σx1/3)2

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
3,1
· A2

VTo

)
(3.47)

Áreaesp5 =
(α12 + α13)

α12α13

1

σ2
x1

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
5
· A2

VTo

)
(3.48)

Áreaesp2 =
2

(σx1/3)2

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
2,1
· A2

Vto

)
(3.49)

Nota-se que os espelhos 3-1 e 2-1 têm o descasamento 3 vezes menor do que o resto,
condição que permite o correto funcionamento. Estas expressões são utilizadas na
otimização do circuito proposta no Capítulo 4.

Da mesma forma que no circuito CTAT 1, pode ser calculada a área necessária
nos transistores para controlar o descasamento. No caso do CTAT 2, como pode ser
visto na Fig.3.9, os dois blocos que contribuem para o descasamento são: extrator
2 e o espelho 3-2. Portanto, o descasamento total do circuito CTAT 2 pode ser
calculado como:

σCTAT2(%) =
√

(σ2
ext2(%) + 1) · (σ2

esp3,2(%) + 1)− 1 (3.50)

Se o descasamento dos espelhos 3-2 e 2-2 são desprezíveis em relação aos outros

34



blocos, a Eq.(3.50) pode ser aproximada por:

σCTAT2(%) ≈
√

(σ2
ext2(%) + 1)− 1 = σext2(%) (3.51)

Da mesma forma que no outro gerador, para obter uma expressão prática, pode ser
definido o seguinte desvio padrão:

σx2(%) = σext2(%) = σCTAT2(%) (3.52)

Assim, podem ser calculadas as áreas requeridas pelos transistores de cada bloco
para controlar o descasamento do circuito CTAT 2 em função da relação gm/ID e o
desvio padrão σx2 como:

Áreaext2 =
1

σ2
x2

[
N2 + 1

N2

(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
1,2
A2
K′

)
+
(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
4,2
A2
K′

)]
(3.53)

Áreaesp3,2 =
(α2 +N2)

α2N2

1

(σx2/3)2

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
3,2
· A2

VTo

)
(3.54)

Áreaesp2,2 =
2

(σx2/3)2

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
2,2
· A2

VTo

)
(3.55)

M1a,2 M1b,2

M4,2

M3a,2

M3e,2

R2

Iout2

α2 N2

Espelho 3, 2

Extrator 2

Figura 3.9: Circuito simplificado do gerador CTAT 2 que mostra os principais fatores
de descasamento.
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Capítulo 4

Metodologia de Projeto

No projeto de circuitos analógicos CMOS e especialmente em aplicações de baixo
consumo de energia e baixa tensão de fonte de alimentação, é necessário analisar os
transistores em todos os níveis de inversão para obter um melhor compromisso entre
a área, o descasamento, o ruído e o consumo de energia. Obtêm-se assim soluções
que normalmente são otimizadas em inversão moderada ou fraca. Para estudar este
compromisso com praticidade - antecipado em capítulos anteriores - foi utilizada a
metodologia gm/ID [25].

Neste capítulo se descreve a metodologia utilizada para projetar e otimizar o
circuito. Primeiramente será apresentada uma ferramenta de software baseada no
equacionamento do sistema visto nos Capítulos 2 e 3. Esta ferramenta pode ser
utilizada para prever o comportamento desejado da referência de tensão proposta,
tendo controle sobre as principais caraterísticas, tais como: o coeficiente de tempe-
ratura, o consumo de energia, a tensão nominal de funcionamento, o ruído na saída,
o descasamento provocado pelo processo fabricação, e a área ocupada no chip. Em
seguida se descreve a metodologia utilizada para otimizar o compromisso entre a
área dos transistores e o descasamento do circuito, baseado na metodologia gm/ID.

4.1 Ferramenta de Projeto

4.1.1 Ajuste Manual de Compensação Mútua

De forma a obter um método prático que permite analisar a metodologia vista na
Fig.2.6 para projetar o circuito com compensação mútua na faixa de temperatura
desejada, implementou-se uma ferramenta baseada no equacionamento visto no Ca-
pítulo 2. Adicionando os parâmetros α11, α12 e α13 (ver Fig.3.2) na Eq.(2.12), esta
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pode ser reescrita de como:

VIOAT (T ) = R3 ·
(
α2 ·

VG2(T, if2)

N2.R2

− α11α13

α12

· VG1(T, if1)

N1.R1

)
(4.1)

Com base principalmente nesta equação, e com ajuda da modelagem dos transistores
(Apêndice C) variando a temperatura para calcular o comportamento de VG2(T, if1)

e VG2(T, if2), foi implementada uma interface gráfica comMatlab, que permite plotar
o comportamento das principais caraterísticas da referência de tensão em função da
temperatura. A janela principal desta interface gráfica pode ser vista na Fig.4.1.
Nesta é possível variar os seguintes parâmetros do circuito: as resistências R1 e R2,
os multiplicadores α11, α12, α13 e α2, e os níveis de inversão if1 e if2 dos transistores
M4,1 e M4,2. Desta forma pode-se obter a configuração desejada para a referência
de tensão: o consumo de energia desejado (inversamente proporcional à magnitude
das resistências), o TC da referência de tensão, e a resistência R3 necessária para
obter a tensão VIAOT desejada na temperatura T0. Os parâmetros escolhidos para
implementar o circuito desta pesquisa de tese são os mostrados na Tabela 4.1.

Figura 4.1: Interface gráfica para o projeto da referência de tensão implementada
em Matlab.

4.1.2 Heurística de Dimensionamento

O ajuste manual descrito anteriormente não fornece as dimensões dos transistores do
circuito, já que todos os blocos (espelhos de corrente, extrator VT ) são idealizados na
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Tabela 4.1: Resultados escolhidos com a ferramenta de projeto para implementar a
referência de tensão.

Parâmetro Resultado

TC 15.71 ppm/oC
Corrente@-40oC 4.71 µA
VIOAT 500mV

Eq.(4.1). Portanto, é necessário definir outros objetivos no projeto do circuito, que
são: o descasamento desejado na tensão de saída, o capacitor de saída (que impõe
o polo no espectro do ruído) e as dimensões mínimas de largura e comprimento
dos transistores (limitados inferiormente pelo efeito de canal curto da modelagem
dos transistores). Na Fig.4.2 pode ser vista a dinâmica proposta para projetar a
referência de tensão com a ferramenta desenvolvida, onde primeiramente é feito um
ajuste manual da compensação mútua (ajustando alguns parâmetros do circuito) e
em seguida é feita uma minimização heurística da área. A descrição da rotina que
implementa a minimização heurística pode ser vista na Fig.4.3.

Nota-se que para minimizar a área do circuito foram utilizadas as expressões de
descasamento desenvolvidas na Seção 3.4, realizando uma varredura do espaço de
projeto da relação gm/ID mostrada na Fig.4.5. As soluções minimizadas da área dos
transistores recaem todas em inversão forte ou quase moderada.

VIAOT (T )

T (oC)
T0

VIOAT (T0)

Carateŕısticas

TC (ppm/oC)

Consumo de
energia

R3

R1 R2

if1 if2

α1 α2

VIOAT (T0)

σ
(

∆VIOAT

VIOAT

)

CL3

WMIN

LMIN

Área(gm/ID)
.

( gm
ID

)j

( gm
ID

)i

Ajuste Manual da Compensação Mútua

Minimização Heuŕıstica da Área

Resultados.txt

Ruido VIOAT

Área Total

Dimensões W,L

Figura 4.2: Dinâmica de projeto da referência de tensão independente da tempera-
tura absoluta.

Uma vez que a variável de projeto gm/ID tem uma relação única com o nível de
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Escolhe-se o mı́nimo valor de área

Escolhe-se o mı́nimo valor de área

Figura 4.3: Diagrama do funcionamento da rotina heurística de dimensionamento.

inversão dos transistores, dada pelo modelo ACM como (ver Fig.4.4)

if =
( 2

nUT (gm/ID)
− 1
)2
− 1 (4.2)

os transistores M4,1 e M4,2 , que são responsáveis pela compensação mútua através
do nível de inversão, terão a relação gm/ID fixa durante a varredura do espaço de
projeto.

Quanto ao ruído, o qual é dominado pelo ruído branco, quanto mais forte for o
nível de inversão (menor gm nos transistores), menor será a sua potência. Portanto,
dado que as soluções minimizadas estão próximas ou dentro da região de inversão
forte, o peso do ruído na minimização foi desconsiderado, e pode ser ajustado com
o capacitor CL.

Para conferir o desempenho da rotina de minimização de área em função do
descasamento desejado, foram simulados eletricamente os resultados de vários cir-
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Figura 4.4: Relação entre a variável gm/ID e o Nível de Inversão (if ) para o processo
CMOS 180nm em 40oC.

cuitos, e comparados com os resultados teóricos fornecidos pela rotina, como mostra
a Fig.4.6. Nota-se que o projeto de circuitos com descasamentos menores que 0.2%
têm um custo de área bem maior. Assim, foi escolhido o caso de 0.37% de descasa-
mento para projetar o circuito deste trabalho.

4.2 Resultados do Projeto

Os resultados obtidos com a ferramenta de minimização heurística pode ser visto na
Tabela 4.2. As dimensões dos transistores e os níveis de inversão são mostrados nas
Tabelas 4.3 e 4.4 para os geradores CTAT 1 e CTAT 2 respetivamente.

Tabela 4.2: Resultados obtidos com a ferramenta de minimização de área para a
referência de tensão projetada.

Parâmetro Resultado

Vnoise 164 µVrms
σ(∆VIOAT ) 0.37 %
CL 5 pF
Área Gate MOS 0.0060 mm2
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Tabela 4.3: Resultados obtido para W, L, gm/ID e if dos transistores do circuito
CTAT 1 minimizado.

Transistor W (µm) L (µm) gm/ID if

M1a,1 4x25 3 29.1 0.11
M1b,1 25 3 29.1 0.11
M2a,1 3 44 12.5 13.31
M2b,1 3 44 12.5 13.31
M3a,1 4x3 30 7.6 41
M3b,1 3 30 7.6 41
M3c,1 3 30 7.6 41
M3d,1 3 30 7.6 41
M3e,1 4x3 30 7.6 41
M4,1 15.91 3.14 28.4 0.22
M5a,1 10x3 9.7 12.5 13.31
M5b,1 11x3 9.7 12.5 13.31

Tabela 4.4: Resultados obtido para W, L, gm/ID e if dos transistores do circuito
CTAT 2 minimizado.

Transistor W (µm) L (µm) gm/ID if

M1a,2 4x26.7 8.9 26.9 0.49
M1b,2 26.7 8.9 26.9 0.49
M2a,2 3 65 8.8 32.60
M2b,2 3 65 8.8 32.60
M3a,2 4x3 39.3 5.4 90.43
M3b,2 3 39.3 5.4 90.43
M3c,2 3 39.3 5.4 90.43
M3d,2 3 39.3 5.4 90.43
M3e,2 8x3 39.3 5.4 90.43
M4,2 6.9 27.62 16.39 6.01
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Figura 4.5: Curvas da minimização heurística da área (em mm2 no gráfico) com a
variável de projeto gm/ID. Em (a) e (b) podem ser observadas as minimizações da
área para os circuitos CTAT 1 e CTAT 2, respetivamente.
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Figura 4.6: Comparações dos descasamentos para diferentes referências de tensão
projetadas com a rotina heurística. As referências projetadas e simuladas são as que
têm a mesma área no gráfico.
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Capítulo 5

Leiaute do Circuito

O desempenho da referência de tensão é dependente do descasamento do circuito.
Erros nas cópias dos espelhos e nas razões entre resistências provocam um impacto
no coeficiente de temperatura desejado na referência de tensão. No Capítulo 3 foi
analisado e limitado o descasamento do circuito devido às variação aleatórias dos
componentes com o processo de fabricação. Além disso, no processo de fabricação
existe o problema das variações sistemáticas [26], que são dependentes do processo
e usualmente são modeladas como gradientes espaciais nos parâmetros dos compo-
nentes. Este gradiente é mais problemático quando a área do circuito aumenta,
portanto, se for reduzido o descasamento aleatório aumentando exageradamente a
área, o descasamento será dominado pelas variações sistemáticas. Felizmente, para a
hipótese de que a área não é demasiado grande (gradiente aproximadamente linear),
foram desenvolvidas técnicas [27] que minimizam o descasamento das variações sis-
temáticas.

No leiaute deste circuito foram utilizadas as técnicas de simetria central e inter-
digitação na distribuição das matrizes de transistores e resistências. Estas técnicas
cancelam o efeito do gradiente linear se a simetria é respeitada nas duas direções
(vertical e horizontal). Para melhor casamento destas matrizes também foram uti-
lizados elementos dummies1 e anéis de guarda necessários para reduzir o ruído do
substrato.

5.1 Arranjo de Resistências

Os processos CMOS têm varias opções para implementar as resistências. Na Tabela
5.1 são mostradas possíveis opções. Neste trabalho foi escolhida a resistência P+ de
poli-silício devido ao menor coeficiente de temperatura (160ppm/oC). Nota-se que

1São elementos colocados na borda do leiaute para compensar a diferença na concentração de
dopagem em relação ao elemento unitário da matriz.
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se o objetivo é reduzir a área, a elevada resistência de poli-silício (HR Poly) ajudaria
muito, mas o desempenho do circuito seria prejudicado por causa do alto TC.

Tabela 5.1: Resistências por quadrado e coeficientes de temperatura para diferentes
resistências do processo CMOS 180nm.

Tipo de Resistência Rsq (kΩ/sq) TC (ppm/oC)

P+ Poly 0.260 160
N+ Poly 0.370 -812
P+ Diff 0.105 1340
N+ Diff 0.072 1900
HR Poly 1.6 -1360

O circuito de referência de tensão proposto possui três resistências para imple-
mentar no silício (R1, R2 e R3). As resistências R1 e R2 devem ser cuidadosamente
casadas, já que, estas definem o cancelamento das tangentes que minimiza o co-
eficiente de temperatura. Os casamentos de R3 com R1 e com R2 são também
importantes, mas estes podem ser corrigido após fabricação com o circuito de cali-
bração. Na Fig.5.1 é mostrado o leiaute da resistência unitária (10kΩ) do arranjo.
Esta foi utilizada para implementar as resistências R1, R2, e R3 com várias instân-
cias em serie. As técnicas utilizadas para cada resistência do arranjo podem ser
vistas na Fig.5.2, onde se pode perceber que as resistências R1 e R2 usam as técni-
cas de simetria central e interdigitação (ver Figuras 5.2(a) e 5.2(b)) para reduzir ao
máximo as variações sistemáticas. O leiaute da resistência R3 com resistências de
trimming (ver Fig. 5.2(c)) não foi implementado com uma simetria perfeita, mas
como foi visto, o descasamento deste não é crítico e será calibrado após fabricação.
Por ultimo, na Fig.5.2(d) são mostradas as resistências dummies necessárias para
que todas as resistências sejam afetadas igualmente pelo processo de fabricação. A
área total do arranjo ocupa 188µm × 174µm.

L/4

W

Figura 5.1: Leiaute do resistor unitário de 10kΩ, conformado com quatro resistências
em serie de 2.5kΩ.
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(a) (b)

(c) (d)

Figura 5.2: Leiaute do arranjo de resistências detalhado com as técnicas utilizadas
para cada resistência. Em (a) e (b) podem ser vistas as técnicas de centróide comum
e interdigitação dos resistores R1 e R2, respetivamente. Em (c) pode ser vista a
distribuição da resistência R3, e em (d) as resistências dummies.

5.2 Capacitâncias

Na referência de tensão são necessárias três capacitâncias de aproximadamente 5pF
(sem ser critica sua precisão). Dado que as tensões DC nos terminais destas capaci-
tâncias no circuito são maiores do que aproximadamente 500mV e não há problemas
de distorção, já que o circuito só trabalha em DC, estas capacitâncias foram imple-
mentadas com transistores MOS como mostrado na Fig.5.3. Nota-se que a utilização
destes é muito eficiente, já que utilizando capacitores MIM duplos do processo 180nm
se obtém 2.60pF para a mesma área (ver Tabela 5.2).

Na Fig.5.4 pode ser visto o leiaute dos três capacitores MOS, ocupando a área
total de 97µm x 30µm. Nota-se que foi utilizado um anel de guarda para isolar o
ruído do substrato.
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Figura 5.3: Circuito esquemático (a) e simulação (b) de um transistor NMOS de
W=25µm e L=25µm utilizado como capacitor.

CL1

Anel de guarda

CL2 CL3

Figura 5.4: Leiaute das capacitâncias implementadas com transistores MOS.

5.3 Espelhos de Corrente

A solução obtida pela ferramenta de projeto descrita no Capítulo 4, resultou em
transistores longos, possibilitando o uso de técnicas de leiaute similares para todos
os espelhos. Nas Figuras 5.5(a) e 5.5(b) podem ser vistos os leiautes dos espelhos
NMOS do gerador CTAT 1, nos quais foram utilizadas as técnicas de interdigitação
horizontal e simetria central. Para o espelho NMOS do gerador CTAT 2 (ver Fig.5.6)
foi empregada a técnica de simetria central. Como pode ser visto, estes espelhos
têm anel de guarda para evitar o ruído do substrato, e transistores dummies. Os
dummies não são necessários no leiaute de M2,2 porque todos os transistores são
afetados igualmente.

Diferentemente dos espelhos NMOS, que só copiam uma vez, os espelhos PMOS
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Tabela 5.2: Capacitâncias MIM do processo CMOS 180nm.
Tipo de Capacitância CA (fF/µm2) CP (fF/µm)

Single MIM 2.05 0.12
Dual MIM 4.10 0.44

A B B A

DummyDummy

Anel de guarda

(a)

B B B B B B B B B B B BA A A A A A A A A A A

DummyDummy

Anel de guarda

(b)

Figura 5.5: Leiautes dos espelhos NMOS do gerador CTAT 1. Em (a) pode ser visto
o leiaute de M2,1 e em (b) o de M5.

devem copiar várias instâncias casadas. Por exemplo, o espelho M3,1 deve copiar
em proporções de: 4 (M3a,1), 4 (M3e,1), 1 (M3b,1), 1 (M3c,1) e 1 (M3d,1); e o espelho
M3,2 deve copiar em proporções de: 4 (M3a,2), 8 (M3e,2), 1 (M3b,2), 1 (M3c,2) e 1
(M3d,2). Para implementar isso com interdigitação horizontal e simetria central,
deve ser definida a unidade mínima, a qual resulta em pelo menos 2 transistores. Os
leiautes destes espelhos PMOS dos geradores CTAT 1 e CTAT 2 podem ser vistos
nas Figuras 5.7 e 5.8 respetivamente. Nota-se que como no caso dos transistores
NMOS, estes têm anel de guarda e transistores dummies.

A A A A
A A A AB B B B
B B B B

Anel de guarda

Figura 5.6: Leiaute do espelho NMOS do gerador CTAT 2.
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Anel de guarda

Dummy

E
Dummy

A A C D B E E A A E E A A E E B D C A A E

Figura 5.7: Leiaute do espelho PMOS do gerador CTAT 1, onde podem ser vistos
os transistores M3,1: M3a,1(8), M3b,1(2), M3c,1(2), M3d,1(2) e M3e,1(8).

Anel de guarda

Dummy

EAEEAEAEEDAECBEEBCEADEEAEAEEAE

Dummy

Figura 5.8: Leiaute do espelho PMOS do gerador CTAT 2, onde podem ser vistos
os transistores M3,2: M3a,2(8), M3b,2(2), M3c,2(2), M3d,2(2) e M3e,2(16).
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5.4 Transistores dos Extratores VT

Os transistores M1a,1 e M1b,1 (e também M1a,2 e M1b,2) dos extratores VT devem
copiar em proporções de 4:1. Estes transistores por serem muito largos, foram
divididos em unidades mínimas de 3 transistores em paralelo, formando a proporção
equivalente de 12:3. O leiaute destes transistores podem ser vistos na Fig.5.9, onde
se observa que foram utilizadas as técnicas de simetria central (nas duas direções) e
interdigitação, assim como anéis de guarda e transistores dummies. A área ocupada
por M1,1 (Fig.5.9(a)) é de 59µm × 26µm, e a ocupada por M1,2 (Fig.5.9(b)) é de
60µm × 43µm.

A

Transistores Dummy

A A A A

BABAB

A A A A A

Transistores Dummy

Anel de guarda

(a) Transistores M1a,1(12 unidades) e M1b,1(3 unidades)

A

Anel de guarda Transistores Dummy

Transistores Dummy

A A AA

BABAB

A A A A A

(b) Transistores M1a,2(12 unidades) e M1b,2(3 unidades)

Figura 5.9: Leiaute dos transistores M1,1 e M1,2 dos geradores CTAT 1 (a) e CTAT
2 (b) respetivamente.
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5.5 Circuito de Calibração

Como foi visto na Seção 2.5.1, o circuito de trimming proposto varia o valor da
resistência R3 em proporções da resistência unitária do arranjo de resistências. Isto
permite manter um melhor comportamento do casamento ao variar a temperatura,
já que todas as resistências terão o mesmo coeficiente de temperatura. O leiaute
deste trimming pode ser visto na Fig.5.10, onde o chaveamento é feito diretamente
no arranjo de resistências de forma a manter o casamento.

Para controlar as 36 (32 mux A, 4 mux B) chaves analógicas correspondentes
aos multiplexadores, foi implementada uma lógica de redução do número de bits
para somente 6 bits (4 mux A, 2 mux B). O leiaute do circuito digital que realiza o
controle pode ser visto na Fig.5.11, e ocupa a área de 60µm × 26µm.

Chaves 
Analógicas

Controle
Digital do 

Chaveamento

Figura 5.10: Leiaute do arranjo de resistências em conjunto com o trimming.

Figura 5.11: Leiaute do circuito digital que controla o chaveamento do trimming.
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5.6 Referência de Tensão

Para concluir este capítulo foi analisada detalhadamente a utilização da área no
projeto da referência de tensão. Na Tabela 5.3 pode ser vista a distribuição da
área de cada bloco em relação à área total do circuito. Nota-se que as resistências
dominam a área do circuito com 44% do total, o que é esperado porque a resistência
por quadrado do material poli-silício P+ utilizado é pequena (Tabela 5.1).

Como mostrado na Tabela 5.4, a área projetada total para os transistores MOS,
calculada como a área WL da porta, na Seção 4.2 resultou em 0.0060mm2, e a obtida
depois do leiaute foi 0.0179mm2. Esta diferença na área - neste caso 3 vezes maior
do que o projetado - é normal na implementação do leiaute de circuitos integrados,
já que cada bloco tem transistores dummies, anéis de guarda e distâncias mínimas
entre componentes que devem ser respeitadas na implementação do leiaute.

Na Fig.5.12 pode ser visto o leiaute completo da referência de tensão. A área
total é de 0.075 mm2, com uma taxa de utilidade de 70%, os restantes 30% do espaço
são utilizados para conexões entre blocos.

Tabela 5.3: Distribuição das áreas dos blocos no leiaute da referência de tensão.
Bloco Área Ocupada (mm2) % da Área Total

Arranjo Resistências 0.0330 44.0 %
Espelhos NMOS 0.0050 6.70 %
Espelhos PMOS 0.0085 11.3 %
Extratores VT 0.0044 5.80 %
Digital 0.0015 2.00 %
Total Blocos 0.0524 69.9 %
Espaço entre Blocos 0.0226 31.1 %

Área Total (mm2)

Referência de Tensão 0.0750

Tabela 5.4: Área MOS projetada com a rotina de otimização em relação à obtida
com leiaute.

Total MOS Área (mm2)

Leiaute 0.0179
Projetado 0.0060
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Figura 5.12: Leiaute da referência de tensão.
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Capítulo 6

Resultados de Simulação

A precisão do circuito de referência de tensão é extremamente importante na maioria
das aplicações. O desempenho deste circuito pode ser caraterizado pelo seguinte
conjunto de parâmetros [28]: regulação de linha (LR), coeficiente de temperatura
(TC), taxa de rejeição da fonte de alimentação (PSRR), corrente de repouso (IQ),
e a densidade espectral de ruído equivalente na saída (Vn). Geralmente a regulação
de linha e o coeficiente de temperatura são os parâmetros mais importantes em uma
ampla variedade de aplicações.

Neste capítulo a fonte de referência projetada é caraterizada através de simula-
ções para cada parâmetro visto anteriormente. As simulações foram feitas com o
circuito extraído após leiaute1 com o simulador Spectre.

6.1 Regulação de Linha

A regulação de linha especifica a variação da saída da referência de tensão (∆VIOAT )
em relação à variação da tensão de entrada (neste caso ∆VDD) na temperatura
nominal. Esta pode ser especificada formalmente como:

LR =
∆VIOAT,T0(∆VDD)

∆VDD
(mV/V ) (6.1)

onde as variação da referência de tensão e a fonte de alimentação são definidas como
segue (ver Fig.6.1):

∆VIOAT,T0(∆VDD) = VIOAT,(max) − VIOAT,(min) (6.2)

∆VDD = VDD(max) − VDD(min) (6.3)

1Circuito gerado com as componentes após leiaute, assim como capacitores e resistências para-
sitas adicionadas pelos metais, transistores, entre outros.
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VDDVDD,(min) VDD,(max)

VIOAT

VIOAT,(max)

VIOAT,(min)

Figura 6.1: Forma de onda típica de VIOAT da referência de tensão em relação à
tensão de fonte de alimentação (VDD) utilizada para o cálculo da regulação de linha.

Para simular a regulação de linha se deve utilizar o esquemático mostrado na
Fig.6.2, na qual se realiza uma varredura DC de 0V até 1.8V no valor da tensão da
fonte de alimentação.

O resultado desta simulação no caso nominal pode ser visto na Fig.6.3, na qual
se obteve um LR = 1.89mV. Para assegurar um correto funcionamento deste parâ-
metro no processo de fabricação, se realizou a simulação de Monte Carlo (de 100
amostras) mostrada na Fig.6.4(a). Nota-se que com esta simulação também pode
ser conferido o correto funcionamento com a mínima tensão de fonte de alimentação,
aproximadamente 1.3V no pior caso. O cálculo da regulação de linha obtido (aprox.
LR = 1.92mV/V), mostrado no histograma da Fig.6.4(b), mostra a reduzida varia-
ção deste parâmetro com o processo de fabricação. Este é um resultado típico que
obtém performance similar aos trabalhos analisados no final deste capítulo.

Referência de Tensão

+
−VDC

VDD VDD

VIOAT

.DC Vdc 0V a 1.8V

T = T0

Figura 6.2: Esquemático utilizado para simulação da regulação de linha.

6.2 Coeficiente de Temperatura

Como foi visto no Capítulo 2, as caraterísticas físicas dos componentes dos circuitos
variam com a temperatura de operação, gerando como consequência uma dependên-
cia na tensão de saída. A sensibilidade do circuito à temperatura, também conhecida
como coeficiente de temperatura (TC), especifica a variação da referência de tensão
ao longo da faixa de temperatura [T(min), T(max)] para o VDD nominal, neste caso
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Figura 6.3: Resultado de simulação nominal da regulação de linha.

1.8V. O parâmetro TC se define como (ver Fig.6.5):

TC =
(VIOAT,(max) − VIOAT,(min))

(Tmax − Tmin)× VIOAT,(nom)

× 106 (ppm/oC) (6.4)

onde VIOAT,(nom) é definido neste trabalho como:

VIOAT,(nom) =
VIOAT,(max) − VIOAT,(min)

2
(6.5)

Para calcular este parâmetro se deve simular uma varredura DC de temperatura
na faixa de interesse (-40 até 100 oC) com o circuito esquemático indicado na Fig.6.6.
De forma a comparar a modelagem proposta no Capítulo 2 com a predição forne-
cida pelo software implementado, na Fig.6.7 se mostram os resultados de simulação
nominal antes e depois do leiaute em relação ao resultado da modelagem. Estes
resultados validam o comportamento da modelagem com a temperatura com erro
de 3.3% relativo à simulação do TC, calculado com a seguinte definição para o erro
relativo:

eTC =
TCsim − TCmod

TCsim
=

15.20ppm/C− 15.71ppm/C
15.20ppm/C

= −3.3% (6.6)

Esta simulação nominal do TC é muito importante no projeto de referências
de tensão, já que, embora existam variações com processo de fabricação, com uma
calibração de tangentes após a fabricação se pode alcançar um resultado próximo
ao nominal, como foi mostrado no trabalho [16].

Para validar o resultado do descasamento teórico projetado no Capítulo 4, foram
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Figura 6.4: Resultados de simulação de Monte Carlo (N=100) da variação do pro-
cesso e descasamento da varredura DC necessária para cálculo da regulação de linha.
Em (a) pode ser vista a tensão VIOAT em função de VDD, e em (b) o histograma do
cálculo da regulação de linha.

realizadas simulações de Monte Carlo do descasamento (ver na Fig.6.8). Para a
variância do VIOAT se obteve como resultado de simulação 1.71mV (com média
500.7mV), o que significa um descasamento relativo de 0.34%. Este foi projetado
para 0.37%, o que resulta muito próximo da modelagem teórica.

Outra simulação necessária é a variação de VIOAT com o processo de fabricação
em conjunto com o descasamento. Esta simulação pode ser vista na Fig.6.9. Nota-se
que as variações são bem maiores que no caso de só descasamento, ficando a tensão de
referência na faixa de [439mV,561mV] em 99% dos casos. Deve-se também observar
que mesmo variando a tensão de referência, o TC tem média 35.97ppm/oC, o que
mostra um resultado aceitável no TC com o processo de fabricação sem trimming
de tangente. Em relação ao trimming de tensão nominal proposto na Seção 2.5.1, o
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VIOAT

VIOAT,(nom)

VIOAT,(max)

VIOAT,(min)

T(nom) TTmaxTmin

Figura 6.5: Forma de onda típica que mostra as definições para cálculo do coeficiente
de temperatura (TC).

Referência de Tensão

+
−VDC

VDD VDD

VIOAT

.DC temp -40 a 100

VDC = 1.8V

Figura 6.6: Esquemático utilizado para simulação do coeficiente de temperatura
(TC).

qual foi projetado para calibrar até uma faixa de [-15.5%,16.0%] do valor obtido após
fabricação (mostrado na Tabela 2.3), com a simulação anterior pode ser confirmado
o correto funcionamento do procedimento de trimming, já que o valor mínimo, igual
a 439mV, requer de uma calibração percentual de

e1(%) =
439mV − 500mV

439mV
= −13.8% (6.7)

e o máximo, igual a 561mV, requer de uma calibração porcentual de

e2(%) =
561mV − 500mV

561mV
= +10.8% (6.8)

Desta forma sempre é possível calibrar o circuito após fabricação até alcançar o valor
de 500mV. Um resumo dos resultados das simulações de Monte Carlo pode ser visto
na Tabela 6.1.
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Tabela 6.1: Resumo de resultados de simulações de Monte Carlo do coeficiente de
temperatura (TC) e tensão nominal em temperatura 40oC.

Descasamento Descasamento e Processo

Resultado TC VIOAT@40oC TC VIOAT@40oC

Média 19.37ppm/oC 500.7mV 34.97ppm/oC 500.54mV
Desvio Padrão 3.84ppm/oC 1.7mV 18.28ppm/oC 20.3mV
Desvio Padrão (%) 19.8% 0.34% 52.3% 4.1%

6.3 Taxa de Rejeição da Fonte de Alimentação

Em circuitos integrados diversos fatores afetam diretamente, tais como ruído de
alta frequência devido ao acoplamento de sinais externas ao chip, interferência da
oscilação de 60Hz da rede de alimentação, entre outros. A capacidade da fonte
de referência para fornecer uma tensão estável sob os esses efeitos espúrios pode
ser especificada pela taxa de rejeição da fonte de alimentação (PSRR). O PSRR é
função da frequência e normalmente é expressado em dB como

PSRR(f) = 20 · log

(
VIOAT,(AC)(f)

VDD,(AC)(f)

)
(dB) (6.9)

Para simular o PSRR foi o usado o esquemático da Fig.6.10, no qual foi colocada
uma fonte AC em série com a tensão de fonte de alimentação e medido o resultado
AC de VIOAT . Com esta simulação nominal se obteve um PSRR em DC (ou como
comummente é denotado, 50Hz-60Hz) de 56.95dB (ver Fig.6.11) ou, equivalente-
mente, 1.42mV/V, resultado próximo do valor da regulação de linha. Isto é devido
ao fato de que o cálculo do PSRR é muito similar ao da regulação de linha. A
diferença é que o PSRR é calculada pela taxa de variação em 1.8V e a regulação de
linha é a média calculada em toda a faixa regulação. Nota-se também na simulação
nominal que o PSRR tem rejeição com magnitude 56.95dB somente até 1.3kHz.

Para verificar o valor deste parâmetro na faixa de baixa frequência (ou 60Hz),
se realizou uma simulação de Monte Carlo (N=100) de descasamento e processo de
fabricação (ver Fig.6.12). Nota-se que a rejeição média é 56.88dB, com somente
0.50dB de variância.

6.4 Corrente de Repouso

A corrente de repouso IQ é a corrente consumida pela fonte de alimentação quando
o circuito está em funcionamento estável. No caso das topologias de compensação
mútua, onde dois circuitos independentes são necessários para alcançar um TC pró-
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Simulação Esquemática (TC = 15.20ppm/C)
Simulação Após-Leiaute (TC = 15.19ppm/C)

Figura 6.7: Resultados de simulações nominais da varredura DC de temperatura
do circuito esquemático antes e após leiaute em comparação com a predição da
modelagem proposta.

ximo de zero, a corrente dos dois circuitos aumenta quando a temperatura diminui
(como foi visto na Fig.2.9(a)), e portanto a corrente de repouso é uma função da
temperatura.

Para assegurar a estabilidade desta corrente de repouso com o processo de fabri-
cação, foi feita uma simulação de Monte Carlo de variação de processo e descasa-
mento. O gráfico resultante pode ser visto na Fig.6.13(a). Uma vez que o caso crítico
de consumo de energia ocorre quando a temperatura é mínima, na Fig.6.13(b) se
mostra um histograma da corrente de repouso em -40oC. Este resultado mostra uma
melhora em comparação a outros trabalhos da literatura, já que a corrente máxima
está limitada por 5µA.

6.5 Ruído na Saída

Outro parâmetro importante em especificações de referência de tensão é o ruído
na saída. Geralmente, este é especificado como a tensão pico-a-pico em uma faixa
fixa de frequências, por exemplo, na faixa de 0.1Hz a 10Hz para sistemas de baixa
frequência tais como reguladores de tensão. Esta especificação depende da aplicação
na qual será utilizada a referência, e é definida pela densidade espectral (PSD) de
potência do ruído. Com a PSD de ruído em tensão pode ser calculado o ruído RMS
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Figura 6.8: Resultados de simulação de Monte Carlo (N=100) só de descasamento
necessária para cálculo do TC. Em (a) pode ser visto VIOAT em função da tempera-
tura, em (b) o histograma do TC, e em (c) o histograma de VIOAT em 40oC.

da referência de tensão utilizando a banda de passagem do sistema que utilizará
a referência. Na Fig.6.14 pode ser visto o resultado da simulação do espectro da
PSD de ruído conjuntamente com o resultado do ruído teórico calculado na Seção
3.3.1. Nota-se que o modelo teórico do espectro está bem próximo do resultado da
simulação, o que permite obter predição precisa do ruído ao projetar o circuito com
a ferramenta apresentada no Capitulo 4. Para calcular a tensão de ruído RMS, deve
ser integrado o espectro do ruído na banda de passagem, que neste caso resulta em
170µVrms na simulação e 164µVrms no modelo teórico. Este resultado tão próximo
é esperado, já que domina o ruído branco de 100Hz até 1MHz aproximadamente.

De forma a obter uma especificação prática, foi calculada a densidade espectral
equivalente de ruído (que também pode ser observada na Fig.6.14), cujo valor é
Vn = 0.54µV/

√
Hz na banda de 100Hz até 100kHz. Com este resultado, é possível

calcular o ruído para qualquer largura de banda de um sistema de interesse, ou a
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Figura 6.9: Resultados de simulação de Monte Carlo (N=500) de variação do pro-
cesso e descasamento necessária para cálculo do TC. Em (a) pode ser visto VIOAT
em função da temperatura, em (b) o histograma do TC, e em (c) o histograma de
VIOAT em 40oC.

largura de banda para o ruído desejado na saída. Por exemplo, a densidade espectral
de um conversor analógico-digital, supondo que o ruído pico-a-pico é a metade do
mínimo degrau de conversão (VLSB), pode ser expressa como segue:

Vn =
1√
2

VIOAT
2N+2

1√
∆f

(6.10)

Portanto, conhecendo a densidade espetral de ruído, pode ser calculada a largura
de banda máxima do circuito de referência de tensão que utiliza o conversor. Por
exemplo, para uma conversão de 12 bits a largura de banda deve ser:

∆f =

(
1√
2

VIOAT
2N+2

1

Vn

)2

=

(
1√
2

500mV

214

1

0.54µV/
√
Hz

)2

≈ 1.6kHz (6.11)
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Figura 6.10: Esquemático utilizado para simulação da taxa de rejeição da fonte de
alimentação (PSRR).
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Figura 6.11: Simulação nominal da taxa de rejeição da fonte de alimentação (PSRR)
em função da frequência.
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Figura 6.12: Histograma da simulação de Monte Carlo (N=100) de variação de
processo e descasamento do PSRR para temperatura fixa em 40oC e frequência
60Hz.
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Figura 6.13: Resultados de simulação de Monte Carlo (N=400) de variação do pro-
cesso e descasamento da corrente de repouso (IQ). Em (a) pode ser vista IQ em
função da temperatura, em (b) o histograma da corrente para -40oC (caso de má-
xima corrente de repouso).
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6.6 Funcionamento do Circuito de Calibração

Na Seção 6.2 foi verificado por simulações de variação de processo que o circuito
de trimming é capaz de calibrar a tensão de saída para qualquer variação com
o processo de fabricação. Além disso, o circuito de trimming não deve afetar a
tangente caraterística do coeficiente a temperatura. Para verificar esta propriedade
das fontes de referência desenvolvidas neste trabalho, foi simulada toda a faixa de
calibração (64 bits) do circuito de trimming, que pode ser vista na Fig.6.15. Nota-se
um comportamento semelhante de todos os degrau (códigos) de calibração com a
temperatura. Para obter um resultado mais preciso, na Fig.6.16 se mostra o cálculo
do TC para todos os degraus de calibração. Este cálculo indica que no caso nominal
(bit 32) o TC é o melhor possível, e como era esperado este é igual ao simulado
anteriormente (aprox. 15.5 ppm/oC). Em todos os casos as variações do TC devido
ao trimming são muito menores do que as variações com descasamento e variações
de processo.
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Figura 6.15: Resultados de simulação de toda a faixa de 64bits do circuito de trim-
ming no caso nominal.

Outra propriedade que pode ser simulada no circuito de calibração é a precisão
deste em relação à tensão desejada após fabricação. Na Fig.6.17 se mostra o resul-
tado da calibração em 500mV para 500 amostras geradas com simulação de Monte
Carlo de variação de processo e descasamento conjuntamente. Esta calibração foi
feita com o modelo teórico do circuito de trimming implementado em Matlab. Isto
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Figura 6.16: Resultados do cálculo do coeficiente de temperatura (TC) para toda a
faixa de 64 bits do trimming.

é possível porque o trimming influencia muito pouco a resposta com temperatura do
VIOAT , e portanto, pode ser utilizada a Eq.(2.27) para representar-lo. O resultado
do TC (ver Fig. 6.17(b)) era esperado que fosse o mesmo da simulação que foi mos-
trada na Fig.6.9 já que o trimming afeta muito pouco essa caraterística. O resultado
importante desta simulação é o histograma apresentado na Fig.6.17(c). Nota-se que
a variação da tensão de referência após calibração, é de 2.22mV (3σ) em 99.9% dos
casos, o que corresponde a uma variação relativa de 0.44% da tensão desejada.

6.7 Teste de Arranque

Como foi visto na Fig.2.2, o extrator VT tem duas soluções de funcionamento está-
veis (soluções 1 e 2) determinadas pela reta de carga do resistor e o diodo MOS,
sendo indesejada a solução estável na origem (solução 1). Afortunadamente, a rea-
limentação negativa proposta na topologia CTAT que foi vista na Fig.3.1, permite
obter só uma solução estável (solução 2) no extrator, e assim, também do circuito
de referência de tensão.

Para assegurar o correto funcionamento do arranque do circuito foi simulado
uma rampa de subida de 0V até 1.8V na tensão de fonte de alimentação (VDD)
com o tempo de subida igual a 100ms. O resultado desta simulação de Monte Carlo
(N=100) pode ser visto na Fig.6.18. Nota-se que acima de 1.2V em VDD - como foi
visto na caraterização da regulação de linha - a referência permanece estável.
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Figura 6.17: Resultados de calibração em 500mV (em 40oC) para 500 amostras da
referência de tensão geradas a partir de simulação de Monte Carlo de variação de
processo e descasamento. Em (a) pode ser visto o comportamento em temperatura
de cada resultado calibrado, em (b) o histograma do coeficiente de temperatura
(TC) para cada amostra, e em (c) o histograma da tensão de referência em 40oC.
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Figura 6.18: Resultados de simulação de Monte Carlo (N=100) de variação do pro-
cesso e descasamento do teste de arranque. Em (a) pode ser visto o degrau em VDD,
e em (b) a resposta da tensão de saída VIOAT .
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6.8 Comparação com a Literatura

De forma a concluir este capítulo, na Tabela 6.2 se compara a performance deste tra-
balho com a de outros trabalhos similares divulgados na literatura, ou seja, baseados
em topologias CTAT-CTAT (substração de dois comportamentos complementares
com a temperatura absoluta) implementadas tanto em corrente como em tensão.
Nota-se, em particular, que a corrente de repouso é uma das caraterísticas mais for-
tes deste trabalho, de 5µA em -40oC (diminuindo até aprox. 3µA em temperatura
ambiente). Deve-se também observar que os trabalhos [16] e [15], que têm corrente
de repouso próximas, usam tecnologia maior (0.35µm), podendo ser uma das razões
da corrente de repouso maior porque os transistores têm tensões limiares maiores
para gerar a corrente no extrator VT (caso [16]).

Quanto ao coeficiente de temperatura e o PSRR, os resultados nominais parecem
estar razonavelmente dentro do esperado para este tipo de topologias CTAT-CTAT.

Tabela 6.2: Resumo de performance deste trabalho em relação a outros trabalhos
divulgados na literatura.

Parâmetro Proposto [11] [15] [16] [18] [29]

Tecnologia 0.18µm 0.5µm 0.35µm 0.35µm 0.25µm SIMOX

LR (mV/V) 1.92 1.87 11 0.185 N/A N/A

TC (ppm/oC) 15.20 39.2 180 13.6 19.5 37.7

PSRR (dB) -57 -46 N/A -72 -25 N/A

IQMAX
(µA) 5 8.24 9 8 50 100

VDD(min) (V) 1.2 2 1.9 1.8 0.9 0.6

VIOAT (nom) (mV) 500.0 765 314 847.5 536.0 530.0

Vn (µV/
√
Hz) 0.54 N/A N/A N/A N/A N/A

Área (mm2) 0.075 0.014 0.022 0.011 0.110 0.060
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Capítulo 7

Conclusões e Trabalhos Futuros

Nesta pesquisa de tese foi apresentado o projeto e caraterização através de simula-
ções após leiaute de um circuito integrado de referência de tensão independente da
temperatura absoluta, implementado em processo padrão CMOS 180nm.

Ao longo deste trabalho foram desenvolvidas ferramentas e modelos para análise
e otimização do circuito proposto. Para ser obtido um coeficiente de temperatura
pequeno de 15.4 ppm/oC (nominal), foi utilizada a técnica de compensação mútua
entre tensões limiares diferentes geradas através dos níveis de inversão do transis-
tor NMOS do processo padrão, sem necessidade de utilizar tensões limiares obtidas
através de métodos não padronizados, tais como implante no canal, diferentes ma-
teriais de porta ou diferentes dopagens de porta. Os níveis de inversão dos transis-
tores responsáveis da compensação mútua podem ser projetados em inversão fraca
e moderada, reduzindo assim o compromisso entre a área resistiva e o consumo de
energia, já que tensões maiores requerem resistências maiores para manter a mesma
corrente. Obteve-se como resultado para este circuito, uma corrente máxima de
fonte de alimentação de 5µA em -40oC, que pode diminuir até 3µA em temperatura
ambiente.

Foi equacionado e limitado o descasamento do circuito através da área e a variável
gm/ID dos transistores. Este foi projetado para 0.37% e foi obtido por simulações
o valor de 0.34%, o que mostra um desempenho preciso da ferramenta de projeto
proposta.

A saída da referência de tensão obtida através de simulações após o leiaute com
variações do processo de fabricação é de 500mV±2.22mV (3σ) após a calibração feita
em 40oC, e um coeficiente de temperatura de 35 ppm/oC. Obteve-se uma regulação
de linha de 1.92mV/V na faixa de 1.3V até 1.8V. A densidade espectral de ruído em
tensão é de 0.54µV/

√
Hz até aproximadamente 100kHz. Sem nenhum sistema em

cascata que filtre esta resposta se obtém 170µVrms de ruído na saída.
A área do circuito ocupada no silício é de 0.075mm2, resultado que aumenta com

a precisão desejada de descasamento.
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7.1 Contribuições

As principais contribuições desta pesquisa de dissertação podem ser resumidas nos
seguintes itens:

• Projeto de uma referência de tensão independente da temperatura absoluta.

• Metodologia de projeto para uma referência de tensão independente da tem-
peratura absoluta.

• Implementação de uma ferramenta gráfica que pode ser utilizada para projeto
e análise do comportamento da referência de tensão proposta. A ferramenta
desenvolvida é portável para outros processos CMOS.

7.2 Trabalhos Futuros

Como trabalhos futuros para a verificação dos métodos, modelos e ferramentas pro-
postas neste trabalho, sugere-se a caraterização através de medições após fabricação
do circuito integrado. O projeto e a realização do circuito de teste serão necessários
para as medidas experimentais em laboratório.
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Apêndice A

Expressões para Descasamento de
Transistores

Para analisar os circuitos com diferentes níveis de inversão nos transistores, é con-
veniente e muito prático a utilização das seguintes expressões:

4ID
ID

=
4K ′
K ′
−
(gm
ID

)
4VTo (A.1)

4VG = 4VTo −
( ID
gm

)4K ′
K ′

(A.2)

também utilizadas anteriormente nos trabalhos [30] e [31]. Normalmente definem-se
as dispersões de K ′ e VTo como:

σ
(4K ′
K ′

)
=

AK′√
WL

(A.3)

σ(4VTo) =
AVTo√
WL

(A.4)

sendo AK′ e AVTo
um dado do processo de fabricação (ver Tabela A.1) e WL a

área do transistor. Conhecendo estas duas definições, de A.1 e A.2 obtêm-se as
variâncias:

σ2
(4ID
ID

)
=

1

WL

(
A2
K′ +

(gm
ID

)2
· A2

VTo

)
(A.5)

σ2(4VG) =
1

WL

(
A2
VTo

+
( ID
gm

)2
· A2

K′

)
(A.6)

Nota-se que as variâncias diminuem quando a área aumenta, mas por outro lado,
também é importante o nível de inversão do transistor, já que, o valor de gm/ID
é mínimo quanto mais forte a inversão, e máximo quando a inversão é fraca. Na
Fig.A.1 mostra-se um exemplo particular deste comportamento para um transistor
NMOS(5µm · 5µm) no processo 180nm.
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Tabela A.1: Parâmetros de descasamento dos transistores do processo 180nm.
Transistor AK′ (µm) AVTo

(mV × µm)

NMOS 660e-6 3.233
PMOS 5600e-6 2.145
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Figura A.1: Desvios-padrão de 4VG e 4ID/ID para um transistor da processo
180nm com área fixa variando o nível de inversão.

Portanto, para um transistor de área fixa, se o objetivo é minimizar a dispersão
em corrente, parece uma melhor opção trabalhar em inversão forte. Se o objetivo é
minimizar a dispersão na tensão de porta (por exemplo, um diodo utilizado como
referência de tensão), parece melhor opção trabalhar em inversão fraca.
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Apêndice B

Produto de Variáveis Aleatorias
Gaussianas não Correlacionadas

Supondo X1, X2, ... ,Xn variáveis aleatórias gaussianas não correlacionadas, pode
ser calculada a variância do produto destas como segue:

var

{
n∏

i=1

Xi

}
= E

{
n∏

i=1

X2
i

}
−
(
E

{
n∏

i=1

Xi

})2

=
n∏

i=1

E
{
X2
i

}
−

n∏

i=1

(
E
{
Xi

})2

=
n∏

i=1

[
var
{
Xi

}
−
(
E
{
Xi

})2
]
−

n∏

i=1

(
E
{
Xi

})2

(B.1)

Denotando a média como Xi, e o desvio padrão como σXi ( i=1,2,..,n ), a
Eq.(B.1) pode ser escrita como:

σ2
X1·X2···Xn

=
n∏

i=1

[
σ2
Xi +Xi

2
]
−

n∏

i=1

Xi
2 (B.2)

o que permite expressar o desvio padrão normalizado da multiplicação das variáveis
aleatórias como:

σX1·X2···Xn

X1 ·X2 · · ·Xn

=

√√√√
n∏

i=1

[
σ2
Xi

Xi
2 + 1

]
− 1 (B.3)

Nota-se que o resultado acima está em função da variância normalizada de cada fator
de multiplicação. Este resultado é muito útil para calcular descasamentos totais de
blocos em cascata.
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Apêndice C

Modelo Compacto para Transistores
MOS na Faixa de -40oC até 100oC

Os modelos ACM e EKV permitem analisar com muita praticidade o transistor
MOS em qualquer nível de inversão. Na Tabela C.1 pode ser visto um resumo das
equações do modelo ACM para determinar a corrente do transistor. Este modelo
compacto, de só três parâmetros (K ′, VTo, n), não contempla efeitos de segunda
ordem (redução de mobilidade, canal curto, etc...) que podem ser modelados com
mais precisão adicionando outros parâmetros [32].

Tabela C.1: Resumo de equações de corrente do modelo compacto ACM de três
parâmetros (K ′, VTo, n) em saturação direta.

Modelo geral, válido em qualquer nível de inversão:

VP − VSB = UT [
√

1 + if − 2 + log
√

1 + if − 1]

VP = VGB−VTo

n
, if = ID

IS
, IS = 1

2
nK ′W

L
U2
T

Modelo válido em inversão fraca (if < 1):

ID = K ′W
L
nU2

T · exp(VGB−Vto−nVSB

nUT
+ 1)

Modelo válido em inversão forte (if > 100):

ID = K ′ 1
2n

W
L
· (VGB − VTo − nVSB)2

Com a finalidade de obter um modelo aproximado na faixa de temperatura pro-
posta (-40oC até 100oC) que permita analisar o comportamento do transistor ao
variar a temperatura e assim criar rotinas eficientes no projeto do circuito, se optou
pelo modelo de três parâmetros. Para utilizar este modelo, se devem extrair os três
parâmetros da tecnologia 180nm em função da temperatura. Em [33] e [32] são
propostos métodos para a extração.

A extração dos parâmetros foi feita para vários pontos de temperatura, e poste-
riormente foram ajustados os comportamentos com polinômios de 2a ordem como
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pode ser visto na Tabela C.2. Na Fig.C.1 são mostrados os gráficos dos polinômios
obtidos em função da temperatura.

Tabela C.2: Polinômio de 2o ordem (p2T 2 +p1T +p0) ajustado para cada parâmetro
do modelo compacto ACM em função da temperatura (T em graus Kelvin).

Transistor Parâmetro p2 p1 p0

nn(T ) 3.368e-07 -2.505e-05 1.215
NMOS VTon(T ) -1.022e-06 5.106e-05 0.4085

K ′n(T ) 4.392e-09 -4.143e-06 0.001135

np(T ) 4.395e-07 -6.114e-05 1.276
PMOS VTop(T ) -1.117e-06 -1.349e-05 0.4798

K ′p(T ) 3.716e-10 -3.93e-07 0.0001418

Outros parâmetros necessários neste trabalho, são as constantes de ruido Flicker
para os transistores NMOS e PMOS. Estes parâmetros foram extraídos do simulador
e os resultados podem ser vistos na Tabela C.3. As equações utilizadas para cálculo
de ruido são mostradas na Tabela C.4.

Tabela C.3: Constantes de ruido Flicker extraídas do processo 180nm.
Transistor KF (m2V 2/Hz)

NMOS 6.9620e-025
PMOS 3.9598e-024

Tabela C.4: Resumo de equações usadas para cálculo de ruido branco e flicker nos
transistor MOS.

PSD de ruido flicker em tensão:

SvF = KF

WL
· ψ(if )

f

-ψ(if ) =

(
1+
√

1+if

2

)2

· log(1+if )
if

-KF constante da Tabela C.3

PSD de ruido branco em corrente:

SiB = 8
3
· n ·KB · T · gmi

-KB constante de Boltzmann
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Figura C.1: Resultado da extração do Fator de Ganho K ′ (a), Slope Factor n (b)
e Tensão Limiar VTo (c) do modelo ACM para os transistores NMOS e PMOS do
processo 180nm em função da temperatura. A extração foi feita para transistores
de W=5µm L=5µm.
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