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A conversão analógica-digital tem um papel muito importante na aquisição de 

sinais analógicos, para serem processados digitalmente. Em todo conversor analógico-

digital de sinal (ADC), o filtro limitador de banda, anti-aliasing, permite que a 

amostragem do sinal seja realizada respeitando o teorema da amostragem de Nyquist–

Shannon. Esses filtros são contínuos no tempo, e suas implementações na tecnologia 

CMOS (Complementary Metal-Oxide-Semiconductor) são feitas por amplificadores 

operacionais de transcondutãncia (OTA) e capacitores, formando a topologia conhecida 

como filtro 𝐺𝑚 − 𝐶. Estes filtros também se encontram em ADC sigma-delta, 

proporcionando um grande numero de bits significativos. Em veículos inteligentes, 

onde sensores são usados para monitorar as variáveis do meio externo e, então, 

compartilhá-las com outros dispositivos do sistema a fim de proporcionar inteligência 

ao veículo, é importante que o ADC seja insensível às variações de temperatura e, 

consequentemente, não permitindo que essas variações afetem o desempenho e a 

confiabilidade dos sistemas. Neste trabalho, foi desenvolvido um OTA totalmente 

diferencial, e com baixa sensibilidade à temperatura na faixa de − 50 a 175 °C. Outro 

aspecto importante a ser observado é a distorção harmônica total (THD), que deve ser 

baixa. Com o OTA desenvolvido foi possível projetar um filtro passa-baixas com os 

parâmetros de desempenho em baixa sensibilidade à temperatura e baixa THD.
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In order to process digital signals, analog-to-digital converters are essential for 

data acquisition systems. In any analog-to-digital converter (ADC), the band limiting 

filter, anti-aliasing, allows sampling in accordance with the Nyquist-Shannon theorem. 

These filters are continuous over time, and their implementations in CMOS 

(Complementary Metal-Oxide-Semiconductor) technologies are usually made by 

operational transconductance amplifiers (OTA) and capacitors: that defines the topology 

known as 𝐺𝑚 − 𝐶 filter. These filters are also used for applications in sigma-delta ADC, 

which provide a large number of significant bits. In smart vehicles, sensors are used to 

monitor external ambient variables, which are shared with other system devices in order 

to provide the vehicle awareness of its environment. It is important that the ADC must 

be insensitive to temperature variations to guarantee system performance and reliability. 

In this work, a fully-differential OTA was developed, with low temperature sensitivity 

in the range of − 50  to 175 °C. Another important aspect to be observed is that the total 

harmonic distortion (THD) must be low. In this work, the developed OTA allowed the 

design of a low pass filter whose performance parameters present low temperature 

sensitivity and low THD. 
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Capítulo 1  

Introdução 

A definição de smart cities evoluiu para significar muitas coisas para muitas 

pessoas. No entanto, ser inteligente sempre significou usar informações em tempo real 

para enfrentar desafios urbanos. De fato, uma smart city é a personificação da internet 

das coisas (IoT), onde objetos distribuídos coletam, processam e enviam dados [1]. A 

inteligência surge da combinação de dados em informações mais úteis. As “coisas” são 

itens físicos, como sensores, dispositivos de consumo ou equipamentos industriais, 

todos conectados à internet e uns aos outros. 

  Um dos dispositivos mais comuns habilitados para IoT em um ambiente urbano 

são veículos. Sendo carros, ônibus ou caminhões; veículos inteligentes devem ser 

capazes de detectar e se comunicar eficientemente com veículos próximos, como 

também atuar de forma ativa para proporcionar segurança aos condutores e passageiros. 

No entanto, a indústria automotiva é regulada por um grande número de padrões de 

segurança e proteção. A operação confiável e robusta do dispositivo deve ser garantida 

para ambientes agressivos [2]. De fato, a faixa de temperatura operacional de −50 a 

175 °C é sem dúvida o desafio ambiental mais difícil para a eletrônica na indústria 

automotiva [3]. Assim, para atender ao desafio das smart cities, os veículos inteligentes 

devem integrar componentes eletrônicos de alto desempenho em uma ampla faixa de 

temperatura.  

Para a detecção inteligente de veículos, a interface analógica para digital é um 

desafio. Os conversores analógico-digitais (ADCs) devem permanecer confiáveis, 

mesmo sob variações de temperatura. Uma das arquiteturas mais comuns é o ADC 

sigma-delta, que se baseia na formatação de ruído para alcançar um alto número de bits 

significativos. Essa formatação de ruído é realizada através da sobreamostragem do 

sinal e por filtros passa-baixas, seja em tempo contínuo (CT) ou em domínio de tempo 

discreto (DT). Nos filtros CT (Continuous Time), os coeficientes são determinados pela 

razão da transcondutância de amplificadores operacionais de transcondutância (OTAs) e 

capacitores, que são sensíveis à variabilidade do processo de fabricação e às variações 

de temperatura. Pequenas variações nos coeficientes podem levar a falhas na 
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conformação de ruído; e, portanto, o desempenho do ADC pode ser drasticamente 

reduzido [4]. 

Em [5]-[12] foram projetados circuitos de transcondutância gm insensíveis à 

temperatura T, nos quais [5], [6] e [12] utilizaram OTAs com par diferencial simples, 

que conforme apresentado no capítulo de simulações desta dissertação, oferece alto 

valor de distorção harmônica (THD), comparado a outras topologias de par diferencial.  

Neste trabalho foi proposto um OTA na tecnologia de fabricação CMOS de 0,18 μm, 

com par diferencial de entrada em topologia com dois pares assimétricos, oferecendo 

um baixo valor de distorção harmônica (THD). Também foi obtida neste projeto uma 

maior faixa de insensibilidade à temperatura, compreendida no intervalo 

−50 °C ≤  T ≤  175 °C com variação de 53,3 ppm ℃⁄  na transcondutância 𝑔𝑚. 

1.1 Objetivo 

O objetivo do trabalho é analisar, projetar e caracterizar experimentalmente um 

OTA em uma ampla faixa de temperatura, visando à aplicação em um filtro limitador de 

banda, contínuo no tempo, de um conversor ADC confiável. Novas metodologias de 

projeto foram aplicadas para levar em consideração a variação de temperatura nos 

estágios iniciais do projeto do OTA. A tecnologia CMOS utilizada foi XH018 de 

0,18 μm do fabricante XFAB, que tem aplicação adequada a projetos de circuitos 

integrados para os automóveis da nova geração, com componentes caracterizados dentro 

da faixa de temperatura de −50 a 175 °C. A biblioteca XH018 foi utilizada no software 

para projetos de circuitos integrados cadence virtuoso. Um filtro OTA-C foi 

desenvolvido, e suas características avaliadas sob o efeito da variação da temperatura de 

operação. 

1.2 Estrutura do Texto 

O texto está dividido de maneira que o capítulo 2 apresenta os conceitos básicos 

da influência da temperatura sobre os dispositivos eletrônicos MOSFET’s (Metal-Oxide 

Semiconductor Field-Effect Transistors). Foram feitas breves revisões de modelos 

analíticos do MOSFET, tipos de pares diferenciais e os tipos de OTA reportados na 
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literatura. Ademais, foram apresentadas com maiores detalhes a condição ZTC 

(Zero Temperature Coefficient) e a fundamentação teórica para dimensionamento dos 

circuitos usados neste trabalho (amplificador diferencial de entrada, espelhos de 

corrente folded cascode, circuito de compensação de 𝑔𝑚, circuito de auto polarização e 

circuito de controle de modo comum CMFB). 

 A metodologia utilizada neste trabalho com os procedimentos, circuitos de teste, 

simulações e ajustes de dimensionamento finais são apresentados no capítulo 3. No 

capítulo 4 são mostrados resultados de simulação de desempenho do OTA proposto e do 

OTA otimizado, com par diferencial simples, e comparação na medição de distorção 

harmônica (THD). O capítulo 5 descreve o projeto de um filtro continuo no tempo, 

passa-baixas de 3º ordem Chebyshev, usando o OTA proposto nesta dissertação. 

Ademais, neste capítulo são feitas simulações de desempenho do filtro com variação da 

temperatura. Por fim, no capítulo 6 é feita comparação do OTA proposto com outros 

trabalhos, e também são apresentadas conclusões do projeto e propostas de trabalhos 

futuros. 
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Capítulo 2  

Fundamentação Teórica 

2.1 Efeitos da Temperatura em Dispositivos 

Eletrônicos MOSFETs 

Nas últimas décadas os circuitos integrados têm sido fabricados usando-se a 

tecnologia CMOS devido ao baixo consumo de energia, melhor margem de ruído e 

fabricação barata em comparação com outras tecnologias. Com a redução do tamanho 

das tecnologias de fabricação CMOS, o consumo de energia diminuiu e a velocidade de 

processamento aumentou. Em contrapartida, os circuitos eletrônicos MOSFETs ficaram 

susceptíveis a uma maior sensibilidade às variações de temperatura [13]. 

O controle da temperatura tornou-se algo importante a ser considerado no 

desenvolvimento de processadores modernos e outros circuitos integrados na área de 

microeletrônica, principalmente nas aplicações em circuitos analógicos. A quantidade 

de dispositivos integrados está aumentando mais rápido do que a diminuição da 

densidade de energia nos chips atuais. Com isso, o uso de dispositivos de resfriamento 

tornou-se necessário para manter os circuitos eletrônicos no ponto de operação 

adequado, pois a mobilidade dos portadores majoritários na tecnologia CMOS é 

inversamente proporcional à temperatura, ou seja, com o aumento da temperatura os 

chips ficam mais lentos quanto à velocidade de processamento [14]. Aparatos para 

refrigeração forçada encarecem o projeto dos circuitos, aumenta o consumo de energia e 

o tamanho. Desta forma, tornar os circuitos insensíveis às variações de temperatura é 

extremamente vantajoso. 

Ademais, a influência da temperatura sobre as correntes de fuga dos dispositivos 

CMOS é grande, pois essas correntes são diretamente proporcionais às variações 

térmicas. Isto implica na formação de pontos quentes mesmo em blocos de circuitos 

inativos na pastilha de silício sob altas temperaturas. Além disso, a resistividade dos 

metais de interligação das camadas de silício também aumenta, causando aquecimento 
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nas trilhas de metal do CI (Circuito Integrado), contribuindo para a ocorrência do 

fenômeno de eletromigração, responsável pelo rompimento das linhas de metal do 

circuito existente no chip [15].  

Há dois tipos principais de variação de temperatura que podem afetar os 

parâmetros de desempenho dos circuitos eletrônicos MOSFETs: variações de 

temperatura globais e locais. As variações da temperatura do ambiente externo onde o 

circuito eletrônico está instalado e também da capacidade de refrigeração do sistema 

causam variações de temperatura globais. Internamente às pastilhas de silício, a 

existência de blocos de circuito ativos e inativos contribui para o aparecimento de 

pontos quentes no circuito integrado, que são tratados como variações locais de 

temperatura [16]. 

A Figura 2.1 (a) mostra os principais elementos de um computador pessoal (PC) 

e uma solução típica de resfriamento do sistema. Ainda, na Figura 2.1 (b) são mostrados 

os componentes típicos de encapsulamento e dissipação térmica dos processadores 

modernos. Além da transferência térmica realizada através dos ventiladores instalados 

no gabinete, que puxam o ar ambiente para dentro do sistema e o redirecionam até as 

saídas de ar, há mais dois caminhos de transferência térmica: primário e secundário. O 

caminho primário tem início na pastilha de silício e termina no dissipador térmico e é 

responsável por 90% da transferência de calor do circuito integrado, enquanto no 

caminho secundário, parte-se das camadas de conexão, finalizando na placa de circuito 

impresso (PCB) [14]. 

O ambiente externo, os ventiladores e o gabinete são elementos relacionados 

com as variações de temperatura globais do sistema. Ademais, PCB, memórias de 

acesso aleatório (RAM) e processador constituem os elementos relacionados com as 

variações de temperatura locais. 

A fim de levantar modelos térmicos para auxiliar no projeto de novas 

arquiteturas de chips, é importante levar em consideração os caminhos primário e 

secundário de transferência térmica, para ter informação da distribuição das 

temperaturas ao longo do encapsulamento do circuito integrado [17]. 
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Figura 2.1: Principais elementos de um computador pessoal (PC) (a) solução típica de 

refrigeração do sistema (b) componentes típicos de encapsulamento e dissipação 

térmica dos processadores modernos. 
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Há uma semelhança entre transferência de calor e os fenômenos elétricos. O 

fluxo de calor pode ser comparado a uma corrente elétrica percorrendo um resistor 

térmico (𝑅), gerando uma diferença de temperatura, que seria o equivalente à tensão 

elétrica. Uma capacitância térmica (𝐶) também é necessária para modelar o 

comportamento transitório, a fim de obter o tempo necessário para que uma 

determinada massa mude de temperatura e permaneça num estado estacionário térmico. 

Os valores de (𝑅) e (𝐶) podem ser computados para representar o fluxo de calor de 

cada região do chip, e quando ligados em associação série, formam constantes de tempo 

𝑅𝐶 térmicas exponenciais de subida ou descida, semelhantes à constante de tempo 𝑅𝐶 

da teoria de circuitos elétricos, pelo fato de que a corrente elétrica e o fluxo de calor são 

descritos pelas mesmas equações diferenciais para uma diferença de potencial. Esses 

circuitos equivalentes 𝑅𝐶 são chamados de modelos compactos dinâmicos [18]. 

Na Figura 2.2 é mostrado um exemplo de circuito equivalente 𝑅𝐶 do modelo 

compacto dinâmico térmico de um processador. Conforme Figura 2.2 (b), o roteiro de 

transferência térmica primária consiste de três camadas condutivas verticais (pastilha de 

silício, pasta térmica e dissipador térmico) e uma quarta camada convectiva vertical que 

constitui a interface dissipador-ar ambiente. A pastilha de silício está dividida em dois 

blocos que correspondem aos blocos de circuitos MOSFETs. Foram apenas escolhidos 

dois blocos para haver simplicidade no entendimento do modelo, mas pode haver chips 

com vinte ou mais blocos de circuitos presentes na pastilha de silício. A camada da 

pasta térmica está dividida em cinco circuitos equivalentes 𝑅𝐶, sendo quatro presentes 

na área descoberta e um na área coberta, representado pela resistência térmica 

𝑅𝑃𝑎𝑠𝑡𝑎 𝑇é𝑟𝑚𝑖𝑐𝑎 (Á𝑟𝑒𝑎 𝐶𝑜𝑏𝑒𝑟𝑡𝑎). De maneira análoga, a camada que corresponde ao 

dissipador térmico também está dividida da mesma forma. Finalmente, a transferência 

de calor por convecção do encapsulamento do chip para o ar do ambiente externo é 

representada pelo resistor térmico 𝑅𝐶𝑜𝑛𝑣𝑒𝑐çã𝑜. Na Figura 2.2 (a), é apresentado também 

o modelo 𝑅𝐶 térmico do roteiro de transferência térmica secundária, que se dispõe de 

forma similar ao primário. No modelo 𝑅𝐶 térmico há resistores térmicos verticais e 

horizontais nas superfícies dos materiais do encapsulamento, além de capacitâncias 

térmicas. 

A Figura 2.1 e Figura 2.2 foram inspiradas em [14], [15] e [18]. 
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Figura 2.2: Circuito equivalente do modelo 𝑅𝐶 térmico aplicado no chip com 

resistências térmicas verticais, horizontais e capacitâncias térmicas (a) equivalente 𝑅𝐶 

do roteiro de transferência térmica secundária (b) equivalente 𝑅𝐶 do roteiro de 

transferência térmica primária. 



 9 

Conforme [15], a dissipação de calor em cada bloco do modelo 𝑅𝐶 presente na 

Figura 2.2 é modelada como uma fonte de corrente conectada ao nó correspondente e a 

solução deste circuito 𝑅𝐶 térmico fornece como resultado a temperatura de cada nó. As 

resistências térmicas verticais são calculadas por: 

 

𝑅𝑉𝑒𝑟𝑡𝑖𝑐𝑎𝑙 =
𝑡

𝐾 ∙ 𝐴
  ,    (2.1) 

 

onde 𝑡 é a espessura do material, 𝐾 condutividade térmica do material e 𝐴 a área da 

Seção transversal através da qual o calor está sendo transferido. Ademais, as 

capacitâncias térmicas são definidas por: 

 

𝐶𝑇é𝑟𝑚𝑖𝑐𝑎𝑠 = 𝑐 ∙ 𝑡 ∙ 𝐴  ,    (2.2) 

  

com 𝑐 sendo a capacitância térmica do material por unidade de volume, 𝑡 a espessura do 

material e 𝐴 também a mesma área da Seção transversal, onde a energia térmica está 

alocada. Segundo [18], valor de 𝑐 para a pastilha de silício é 1,75 ∙ 106  J m3⁄ .  

 Por fim, conforme [19], as resistências térmicas horizontais são calculadas de 

acordo com o formato do polígono que descreve a área do ponto quente na superfície do 

material e são definidas por: 

 

𝑅𝐻𝑜𝑟𝑖𝑧𝑜𝑛𝑡𝑎𝑙 =
0,886 ∙ 𝜌

(𝐴)
1
2

  , (2.3) 

 

onde  𝜌 é a resistividade térmica do material e 𝐴 a área do polígono que descreve o 

ponto quente. 

 A seguir, Figura 2.3 e Figura 2.4 mostram fotos digitais (a) e respectivas 

imagens termográficas (b) de uma placa CPU (Central Processing Unit) de um 

computador em funcionamento. As fotos foram tiradas pelo autor da dissertação usando 

uma câmera termográfica com ajuste de emissividade em 𝜀 = 0,95. Gráficos 3D (c) 

com amplitudes das temperaturas de cada bloco de circuito também são apresentados. 
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Figura 2.3: Placa CPU com processador em funcionamento com os blocos de circuito 

ativados na pastilha de silício (a) foto digital (b) imagem termográfica  (c) gráfico 3D de 

temperatura da imagem termográfica. 
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Figura 2.4: Placa CPU com processador em funcionamento com os blocos de circuito 

desativados na pastilha de silício (a) foto digital (b) imagem termográfica (c) gráfico 3D 

de temperatura da imagem termográfica. 
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Nota-se que na Figura 2.3 (b) há pontos quentes (hot spots) existentes na 

pastilha de silício, que são definidos pelas cores mais claras da imagem termográfica, ou 

seja, quanto maior a temperatura mais clara será a cor. No processador e na placa CPU, 

há circuitos ativados com a cor amarela nas temperaturas de 74 °C e 57 °C 

respectivamente. Ademais, há circuitos aparentemente desativados em roxo com a 

temperatura de 39 °C. 

Na Figura 2.4 (b) o processador está com circuitos desativados na cor roxa com 

a temperatura de 30,8 °C. 

2.2 Modelos Quadrático e Exponencial (Sub-threshold) 

do MOSFET 

O transistor MOSFET é um componente eletrônico de quatro terminais que 

marcou o desenvolvimento tecnológico da microeletrônica na década de 1970. Há 

muitos modelos que emulam suas características e comportamentos físicos. Como 

exemplos há os modelos UICM [20], EKV [21], BSIM [22], quadrático [23] e 

exponencial (sub-threshold) [23]. Os mais utilizados em cálculos de análise e de projeto 

feitos à mão são os modelos quadrático e o exponencial. Um entendimento da física do 

MOSFET é importante para entender as equações destes dois modelos. As deduções das 

equações são baseadas no transistor de canal N. Entretanto, para o transistor de canal P, 

os procedimentos são os mesmos. 

O transistor de canal N é feito sobre um substrato de silício tipo P, onde estão 

presentes duas difusões tipo N que correspondem aos terminais de fonte (S) e dreno (D). 

Entre essas difusões há uma camada fina de óxido de silício, coberta por silício 

policristalino de alta condutividade, que constitui o terminal porta (G) conforme mostra 

a Figura 2.5. Os terminais do transistor são indicados pelas letras S (fonte), D (dreno), 

G (porta) e B (corpo). Um canal que define o tipo do transistor, seja tipo N ou P, é 

formado abaixo da camada de óxido da porta como um retângulo de largura 𝑊 e com 

comprimento 𝐿 [23]. A Figura 2.6 mostra os símbolos do MOSFET. 
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Figura 2.5: Transistor MOSFET de canal N. 

 

 

Figura 2.6: Símbolos do transistor MOSFET (a) canal N (b) canal P. 

O transistor pode operar em três regiões de trabalho distintas: corte, ôhmica ou 

triodo, e saturação. Na região de corte o componente está desligado e a corrente elétrica 

de dreno para fonte (𝐼𝐷𝑆) é nula. Conforme a Figura 2.7, na região de triodo, a relação 

entre 𝐼𝐷𝑆 e a tensão de dreno para fonte (𝑉𝐷𝑆) é aproximadamente linear e na região de 

saturação, o MOSFET funciona como uma fonte de corrente dependente da tensão entre 

porta e fonte (𝑉𝐺𝑆) e quase independente de (𝑉𝐷𝑆) [24]. 
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Figura 2.7: Gráfico (𝐼𝐷𝑆) × (𝑉𝐷𝑆) das regiões de triodo e saturação. 

 

Na Figura 2.8, o leitor pode ver um esquema de polarização (bias) do transistor. 

Se 𝑉𝐺𝑆 < 0, o componente é desligado. Todavia, nesta polarização é aplicada uma 

pequena tensão positiva 𝑉𝐺𝑆, formando uma região de depleção abaixo do terminal de 

porta. Para uma tensão 𝑉𝐺𝑆 muito pequena, ainda não há formação do canal, porém, a 

corrente 𝐼𝐷𝑆 não é nula, porque os elétrons se movem pelo fenômeno da corrente 

elétrica de difusão, da fonte para o dreno devido à diferença na concentração de carga 

criada pela polarização 𝑉𝐷𝑆. O canal estará completamente formado apenas quando 𝑉𝐺𝑆 

for maior que a tensão limiar ou threshold (𝑉𝑇𝐻). No modo de operação sub-threshold, 

também chamado de inversão fraca (WI), o canal entre dreno e fonte não é totalmente 

formado [25]. 
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Figura 2.8: Esquema de polarização (bias) do MOSFET canal N. 

Ademais, conforme Figura 2.9, se 𝑉𝐺𝑆 > 𝑉𝑇𝐻, o canal é completamente formado 

abaixo do terminal de porta, no substrato tipo P, tendo-se o modo de operação inversão 

forte (SI). Entre os modos de operação de inversão fraca e inversão forte, há um 

intermediário chamado de inversão moderada (MI), no qual o canal de condução do 

transistor não está completamente formado e requer um modelo matemático complexo. 

Com o canal de condução totalmente formado, há circulação de corrente elétrica 𝐼𝐷𝑆, 

composta majoritariamente por uma parcela de corrente de deriva, induzida pelo campo 

elétrico proveniente da tensão de polarização 𝑉𝐷𝑆, e por uma parcela desprezível de 

corrente de difusão [24]. 

 

Figura 2.9: Canal N de condução formado no transistor MOSFET. 
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Contanto que 𝑉𝐷𝑆 ≪ 𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻 em inversão forte, a corrente 𝐼𝐷𝑆 será 

proporcional à tensão 𝑉𝐷𝑆 de forma linear, seguindo a lei de Ohm, caracterizando a 

região de trabalho triodo. À medida que 𝑉𝐷𝑆 vai aumentado, a região de depleção torna-

se grande o suficiente ao ponto de “estrangular” o canal de condução nas extremidades 

da região do dreno. A tensão 𝑉𝐷𝑆 neste momento é chamada de 𝑉𝐷𝑆 de saturação 

(𝑉𝐷𝑆𝑆𝑎𝑡). Na Figura 2.10 é mostrado esse efeito de estrangulamento (pinch-off effect) do 

canal. Conforme mencionado anteriormente, é através do efeito de pinch-off  que o 

transistor passa a se comportar como uma fonte de corrente dependente apenas de 𝑉𝐺𝑆 e 

praticamente independente de 𝑉𝐷𝑆. A partir daí, 𝐼𝐷𝑆 não incrementa seu valor com o 

acréscimo de 𝑉𝐷𝑆 e permanece num valor constante na região de trabalho saturação 

[23]. Um efeito de segunda ordem que afeta a corrente na região de saturação é a 

modulação do comprimento de canal, que ocorre devido ao deslocamento do ponto 

pinch-off devido à tensão 𝑉𝐷𝑆, e contribui para o aumento da corrente 𝐼𝐷𝑆 com 𝑉𝐷𝑆. Este 

efeito é inversamente proporcional ao comprimento de canal L, mas assume-se uma 

abordagem simplificada para este fenômeno, representando-o por uma constante 𝜆. 

 

 

Figura 2.10: Transistor MOSFET na região de trabalho saturação como fonte de 

corrente constante dependente de 𝑉𝐺𝑆. 
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É importante diferenciar os termos “regiões de trabalho” e “modos de 

operação”. Conforme mencionando nos parágrafos anteriores, como regiões de trabalho 

temos corte, triodo ou ôhmica, e saturação e para os modos de operação temos WI, MI e 

SI. As regiões de trabalho são pertinentes à relação de 𝐼𝐷𝑆 com 𝑉𝐷𝑆 e o efeito pinch-off 

do canal, enquanto os modos de operação são relativos a quanto o canal está 

completamente formado em função da tensão 𝑉𝐺𝑆. É possível existir as regiões de triodo 

e saturação em inversão fraca. Entretanto, uma vez que o 𝑉𝐺𝑆 necessário para o modo de 

operação WI é muito pequeno, a 𝑉𝐷𝑆 necessária para manter o transistor na região de 

triodo é inviável [23]-[25]. 

2.2.1 Equações do Modelo Quadrático 

No modo de operação SI na região de tríodo [23] e [25], a corrente 𝐼𝐷𝑆 é 

expressa como uma função das tensões 𝑉𝐺𝑆 e 𝑉𝐷𝑆 por: 

 

𝐼𝐷𝑆 =
𝑘𝑝 ∙ 𝑊

𝐿 ∙ [1 + 𝜃 ∙ (𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻)]
∙ [(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻) ∙ 𝑉𝐷𝑆 −

𝛼

2
∙ (𝑉𝐷𝑆)

2]  , (2.4) 

 

e em saturação por meio de: 

 

𝐼𝐷𝑆 = 
𝑘𝑝 ∙ 𝑊

2 ∙ 𝛼 ∙ 𝐿 ∙ [1 + 𝜃 ∙ (𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻)]
∙ (𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻)

2 ∙ (1 + 𝜆 ∙ 𝑉𝐷𝑆)  . (2.5) 

 

A equação (2.5) é originada substituindo 𝑉𝐷𝑆 = 𝑉𝐷𝑆𝑆𝑎𝑡 = 𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻 em (2.4), e 

incorpora o efeito de modulação do comprimento de canal, representado pelo parâmetro 

𝜆. O parâmetro 𝛼 é representado por 𝑛 no modelo EKV. No modelo EKV, n é utilizado 

para levar em consideração o efeito da tensão entre fonte e substrato 𝑉𝑆𝐵 na corrente 𝐼𝐷𝑆 

[21]. Nas equações (2.4) e (2.5), 𝜃 é um parâmetro de degradação da mobilidade dos 

portadores majoritários que depende do processo de fabricação do transistor. Outros 

parâmetros presentes são definidos por [25]-[26]: 

 

𝑘𝑝 = 𝜇 ∙ 𝐶𝑂𝑋   , (2.6) 

 

𝑉𝑇𝐻 = 𝑉𝑇𝐻0 + 𝛾 ∙ (√𝜙0 + 𝑉𝑆𝐵 −√𝜙0)  , (2.7) 
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𝛼 = 1 +
𝛾

2 ∙ √𝜙0 + 𝑉𝑆𝐵
 (2.8) 

 

e 

 

𝑉𝐷𝑆𝑆𝑎𝑡 =
𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻

𝛼
  . (2.9) 

 

Em (2.6), 𝑘𝑝 é o parâmetro de transcondutância intrínseca e está em função de 𝜇, 

referente à mobilidade dos portadores livres (elétrons para transistor canal N e buracos 

para o de canal P), e 𝐶𝑂𝑋, a capacitância do óxido do gate por unidade de área. Na 

equação (2.7) a tensão limiar (𝑉𝑇𝐻) é encontrada através de 𝑉𝑇𝐻0 , que é tensão de 

threshold quando o sinal de polarização 𝑉𝑆𝐵 = 0, do parâmetro de efeito de corpo (body 

effect) 𝛾 e do potencial de inversão de superfície “potencial de Fermi” 𝜙0. Por meio de 

(2.8) é calculado o parâmetro 𝛼 e por último através de (2.9) é encontrada 𝑉𝐷𝑆𝑆𝑎𝑡 [22]. 

Ademais em (2.4) e (2.5), a parcela (𝑘𝑝 ∙
𝑊

𝐿
) é conhecida como 𝛽 [25]. 

 Os parâmetros de pequenos sinais mais usados para as aplicações são os da 

região de saturação e são deduzidos a partir da equação (2.5). Estes parâmetros são 

transcondutância (𝑔𝑚), transcondutância de corpo ou bulk 𝑔𝑚𝑏
 e condutância de dreno 

para fonte 𝑔𝑑𝑠, que são definidos respectivamente por [24]: 

 

𝑔𝑚 =
𝜕𝐼𝐷𝑆
𝜕𝑉𝐺𝑆  

= √
𝜇 ∙ 𝐶𝑂𝑋 ∙ 𝑊

𝛼 ∙ 𝐿
∙ 𝐼𝐷𝑆  , (2.10) 

 

𝑔𝑚𝑏
=
𝜕𝐼𝐷𝑆
𝜕𝑉𝐵𝑆  

=
𝜇 ∙ 𝐶𝑂𝑋 ∙ 𝑊

2 ∙ 𝛼 ∙ 𝐿
∙ (𝛼 − 1) (2.11) 

 

e 

 

𝑔𝑑𝑠 =
𝜕𝐼𝐷𝑆
𝜕𝑉𝐷𝑆  

= 𝜆 ∙ 𝐼𝐷𝑆  . (2.12) 
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O parâmetro 𝜆 está relacionado com o efeito de modulação do canal, sendo definido 

por: 

 

𝜆 =
1

𝑉𝐴
  , (2.13) 

 

onde 𝑉𝐴 é a tensão de Early. Com aumento de 𝑉𝐷𝑆 a partir da ocorrência do fenômeno 

de pinch-off, o ponto de estrangulamento do canal de condução é deslocado e a corrente 

𝐼𝐷𝑆 na região de saturação começa a variar, conforme mostra a Figura 2.11. 𝐿𝐸𝐹 é o 

comprimento efetivo do canal [23]. 

 

Figura 2.11: (a) Efeito de modulação do canal no transistor MOSFET (b) gráfico de 

variação de 𝐼𝐷𝑆 levando em consideração o parâmetro 𝜆. 



 20 

2.2.2 Equações do Modelo Exponencial (Sub-threshold) 

A corrente 𝐼𝐷𝑆, no modo de operação inversão fraca, nas regiões de trabalho 

triodo e saturação são calculadas, respectivamente, por [25]: 

 

𝐼𝐷𝑆 = 𝐼𝐷0 ∙ 𝑒
𝑉𝐺𝑆−𝑉𝑇𝐻
𝛼∙𝜙𝑇 ∙ (1 − 𝑒

−𝑉𝐷𝑆
𝜙𝑇 ) 

𝐼𝐷𝑆 =
𝐼𝐷0
𝜙𝑇

∙ 𝑒
𝑉𝐺𝑆−𝑉𝑇𝐻
𝛼∙𝜙𝑇 ∙ 𝑉𝐷𝑆, 𝑝𝑎𝑟𝑎 𝑉𝐷𝑆 𝑚𝑢𝑖𝑡𝑜 𝑝𝑒𝑞𝑢𝑒𝑛𝑜 

(2.14) 

 

e 

 

𝐼𝐷𝑆 = 𝐼𝐷0 ∙ 𝑒
𝑉𝐺𝑆−𝑉𝑇𝐻
𝛼∙𝜙𝑇   .    (2.15) 

 

Na região de triodo, a tensão 𝑉𝐷𝑆 é muito pequena, inviabilizando essa região para 

algumas aplicações [23]. Nas equações (2.14) e (2.15): 

 

𝐼𝐷0 = (𝜙𝑇)
2 ∙ 𝑘𝑝 ∙

𝑊

𝐿𝐸𝐹
∙ (𝛼 − 1)  , (2.16) 

 

𝛼 = 1 +
𝛾

2 ∙ √2 ∙ 𝜙𝑇 + 𝑉𝑆𝐵
 (2.17) 

 

e 

 

𝜙𝑇 =
𝑘𝐵 ∙ 𝑇

𝑞
  . (2.18) 

 

Em (2.16) e (2.17), 𝜙𝑇 é a tensão térmica. Em (2.18) a tensão térmica é dependente da 

constante de Boltzmann 𝑘𝐵 = 1,38 ∙ 10
−23 J ∙ K−1, da carga do elétron 

𝑞 =  1,6 ∙  10−19 C e da temperatura 𝑇 [K], tendo valor à temperatura ambiente 

𝜙𝑇 ≈ 26 mV [26]. 

Os parâmetros de pequenos sinais na região de saturação em inversão fraca são 

definidos por [23]: 
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𝑔𝑚 =
𝜕𝐼𝐷𝑆
𝜕𝑉𝐺𝑆

=
𝐼𝐷𝑆
𝛼 ∙ 𝜙𝑇

  , (2.19) 

 

𝑔𝑚𝑏
=
𝜕𝐼𝐷𝑆
𝜕𝑉𝐵𝑆

=
(𝛼 − 1)

𝛼 ∙ 𝜙𝑇
∙ 𝐼𝐷𝑆 (2.20) 

 

e 

 

𝑔𝑑𝑠 =
𝜕𝐼𝐷𝑆
𝜕𝑉𝐷𝑆

=
𝜆 ∙ 𝐼𝐷𝑆

1 + 𝜆 ∙ 𝑉𝐷𝑆
  . (2.21) 

 

2.3 Modelo EKV do Transistor MOSFET 

O EKV (Enz-Krummenacher-Vittoz) é um modelo compacto, totalmente 

simétrico que abrange todos os modos de operação e regiões de trabalho. As letras da 

sigla EKV fazem referência aos nomes dos pesquisadores que o implementaram. Neste 

modelo, a corrente 𝐼𝐷𝑆 do transistor é formada por duas componentes de mesma direção, 

[21] e [23], porém sentidos contrários, sendo definida para o MOSFET de canal N por: 

 

 𝐼𝐷𝑆 = 𝐼𝐹 − 𝐼𝑅 (2.22) 

 

e para o de canal P por: 

 

𝐼𝑆𝐷 = 𝐼𝐹 − 𝐼𝑅  , (2.23) 

 

onde 𝐼𝐹 é a corrente direta (forward current) e 𝐼𝑅 a corrente reversa (reverse current). A 

Figura 2.12 mostra a representação dessas componentes da corrente 𝐼𝐷𝑆. As 

componentes 𝐼𝐹 e 𝐼𝑅 são sempre positivas e a comparação entre seus valores indicam a 

região de trabalho que o transistor estará, conforme (2.24)  [21]. 
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Figura 2.12: Representação das correntes  no MOSFET (a) MOSFET canal N (b) 

MOSFET canal P. 

𝐼𝐹 > 𝐼𝑅 → 𝑇𝑟𝑖𝑜𝑑𝑜 𝑑𝑖𝑟𝑒𝑡𝑎 

𝐼𝐹 < 𝐼𝑅 → 𝑇𝑟𝑖𝑜𝑑𝑜 𝑟𝑒𝑣𝑒𝑟𝑠𝑎 

𝐼𝐹 ≫ 𝐼𝑅 → 𝑆𝑎𝑡𝑢𝑟𝑎çã𝑜 𝑑𝑖𝑟𝑒𝑡𝑎 

𝐼𝐹 ≪ 𝐼𝑅 → 𝑆𝑎𝑡𝑢𝑟𝑎çã𝑜 𝑟𝑒𝑣𝑒𝑟𝑠𝑎 

(2.24) 

 

As correntes 𝐼𝐹 e 𝐼𝑅, [23] e [25], são definidas pela equação implícita: 

 

𝑉𝐺−𝑉𝑇𝐻−𝑛 ∙𝑉𝑆,𝐷
𝑛 ∙𝜙𝑇

= √1+4 ∙ 𝐼𝐶𝐹,𝑅+ln(√1+4 ∙ 𝐼𝐶𝐹,𝑅−1)− [1+ ln(2)]  , (2.25) 

 

onde 

 

𝐼𝐶𝐹,𝑅 =
𝐼𝐹,𝑅
𝐼𝐸𝑆𝑃

  , (2.26) 

 

𝐼𝐸𝑆𝑃 = 2 ∙ 𝑛 ∙ 𝜙𝑇
2 ∙ 𝑘𝑝 ∙

𝑊

𝐿
 (2.27) 

 

e 
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𝑛 = 1 +
𝛾

2 ∙ √2 ∙ 𝜙𝐹
  . (2.28) 

 

Em (2.26), 𝐼𝐶𝐹,𝑅 é o coeficiente de inversão e 𝐼𝐸𝑆𝑃 a corrente específica com 

equação definida em (2.27). Em (2.28), conforme mencionando Seção 2.2.1, 𝑛 é 

equivalente ao parâmetro 𝛼 do modelo quadrático. O coeficiente de inversão, [23] e 

[25], 𝐼𝐶𝐹,𝑅 define em qual modo de operação o transistor vai estar, de acordo com: 

 

𝐼𝐶𝐹,𝑅 ≪ 1 → 𝐼𝑛𝑣𝑒𝑟𝑠ã𝑜 𝐹𝑟𝑎𝑐𝑎 (𝑊𝐼) 

𝐼𝐶𝐹,𝑅 ≈ 1 → 𝐼𝑛𝑣𝑒𝑟𝑠ã𝑜 𝑀𝑜𝑑𝑒𝑟𝑎𝑑𝑎 (𝑀𝐼) . 

𝐼𝐶𝐹,𝑅 ≫ 1 → 𝐼𝑛𝑣𝑒𝑟𝑠ã𝑜 𝐹𝑜𝑟𝑡𝑒 (𝑆𝐼) 

(2.29) 

  

O cálculo da corrente 𝐼𝐹,𝑅, para cada um dos modos de operação apresentados 

em (2.29), pode ser feito fazendo certas aproximações na equação (2.25).   

Em WI, 𝐼𝐶𝐹,𝑅 ≪ 1, [21] e [23] , permite simplificar (2.25) para: 

 

𝐼𝐹,𝑅 = 𝐼𝐸𝑆𝑃 ∙ 𝑒
(
𝑉𝐺−𝑉𝑇𝐻−𝑛∙𝑉𝑆,𝐷

𝑛∙𝜙𝑇
)
  .   (2.30) 

 

Ademais, para SI, com 𝐼𝐶𝐹,𝑅 ≫ 1, [21], [23] e [25], temos, respectivamente, para as 

regiões de triodo e de saturação: 

 

𝐼𝐹,𝑅 = 𝑘𝑝 ∙
𝑊

𝐿
∙ [(𝑉𝐺 − 𝑉𝑇𝐻) ∙ 𝑉𝐷𝑆 −

𝑛

2
∙ [𝑉𝐷

2 − 𝑉𝑆
2]] (2.31) 

 

e 

 

𝐼𝐹,𝑅 =
𝑘𝑝

2 ∙ 𝑛
∙
𝑊

𝐿
∙ (𝑉𝐺 − 𝑉𝑇𝐻 − 𝑛 ∙ 𝑉𝑆)

2  .    (2.32) 

 

A fim de considerar o efeito de segunda ordem da modulação do canal, através 

do parâmetro 𝜆, apresentado na Seção 2.2.1, basta multiplicar as equações (2.30) e 

(2.32) pela parcela (1 + 𝜆 ∙ 𝑉𝐷𝑆).  



 24 

Na inversão moderada, [21], [23] e [25], 𝐼𝐹,𝑅 é modelada por: 

 

𝐼𝐹,𝑅 = 2 ∙ 𝑛 ∙ (𝜙𝑇)
2 ∙ 𝑘𝑝 ∙

𝑊

𝐿
∙ 𝑙𝑛 [1 + 𝑒

(
𝑉𝐺−𝑉𝑇𝐻−𝑛∙𝑉𝑆,𝐷

2∙𝑛∙𝜙𝑇
)
]

2

  , (2.33) 

 

que é um modelo de interpolação que abrange desde a WI até a SI. 

E para finalizar esta seção, os parâmetros de pequenos sinais no modelo EKV, 

[21], [23] e [25], são definidos por: 

 

𝑔𝑚 =
𝐼𝐸𝑆𝑃
2 ∙ 𝜙𝑇

∙ (√1 + 4 ∙
𝐼𝐹
𝐼𝐸𝑆𝑃

−√1 + 4 ∙
𝐼𝑅
𝐼𝐸𝑆𝑃

 )  , (2.34) 

 

𝑔𝑚𝑠
= −

𝐼𝐸𝑆𝑃
2 ∙ 𝜙𝑇

∙ (√1 + 4 ∙
𝐼𝐹
𝐼𝐸𝑆𝑃

− 1) (2.35) 

 

e 

 

𝑔𝑚𝑑
= −

𝐼𝐸𝑆𝑃
2 ∙ 𝜙𝑇

∙ (√1 + 4 ∙
𝐼𝑅
𝐼𝐸𝑆𝑃

− 1)  .    (2.36) 

 

2.4 Influência da Temperatura nos Transistores 

MOSFET 

Com a variação da temperatura, algumas propriedades do MOSFET são 

afetadas. Essas propriedades são: energia de band gap, mobilidade e densidade dos 

portadores, difusão dos portadores, velocidade de saturação, densidade de corrente, 

tensão de threshold, corrente de fuga (leakage), resistência de interconexão 

(interconnect resistance), eletromigração e tensão térmica. 
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2.4.1 Energia de Band Gap 

Nos materiais semicondutores, à temperatura de 0 K, os elétrons encontram-se 

na banda de valência, tendo características de um isolante elétrico. Com o aumento da 

temperatura, eles absorvem energia e, consequentemente, se deslocam para a banda de 

condução. A quantidade de energia necessária para esse deslocamento da banda de 

valência para a banda de condução é a chamada energia de band gap. A influência da 

temperatura sobre essa energia [27] é definida por: 

 

𝐸𝑔 = 𝐸𝑔(0) −
𝛼𝐸 ∙ (𝑇)

2

𝑇 + 𝛽𝐸
  ,    (2.37) 

 

onde 𝐸𝑔(0) é a energia de band gap na temperatura de 0 K, 𝛼𝐸 e 𝛽𝐸 constantes 

específicas do material. Para o silício 𝐸𝑔(0) = 1,17 eV, 𝛼𝐸 = 4,73 ∙ 10
−4 e 

𝛽𝐸 =  636 K [28].  

Nota-se em (2.37), que a parcela (−
𝛼𝐸∙(𝑇)

2

𝑇+𝛽𝐸
) é um coeficiente angular negativo 

da curva descrita pela equação, podendo-se então demonstrar o comportamento da 

energia de band gap de acordo com a Figura 2.13. 

 

Figura 2.13: Comportamento da energia de band gap em função da temperatura. 
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2.4.2 Densidades dos Portadores de Carga (Charge Carriers) 

As densidades dos portadores de carga (charge carriers) influenciam a 

condutividade térmica e elétrica. Os portadores de carga são os elétrons e os buracos, 

com equações de densidade [28] representadas, respectivamente, por: 

 

𝑛 = 𝑁𝐶 ∙ 𝑒
[−
𝐸𝐶−𝐸𝐹
(𝑘𝐵)∙𝑇

]
 (2.38) 

 

e 

 

𝑝 = 𝑁𝑉 ∙ 𝑒
[−
𝐸𝐹−𝐸𝑉
(𝑘𝐵)∙𝑇

]
  .    (2.39) 

 

Em (2.38) e (2.39), 𝑛 é a densidade do elétron e 𝑝 a densidade do buraco, 𝑁𝐶 a 

densidade dos estados na banda de condução, 𝑁𝑉 a densidade dos estados na banda de 

valência, e 𝐸𝐶 , 𝐸𝑉 e 𝐸𝐹 respectivamente os níveis de energia da camada de condução, 

camada de valência e de Fermi. Ademais, a constante de Boltzmann 

𝑘𝐵 =  1,38 ∙  10−23 J ∙  K−1 e 𝑇 a temperatura [28]. 

 

2.4.3 Mobilidade dos Portadores de Carga 

A mobilidade dos portadores de carga (𝜇𝑛,𝑝) no MOSFET, sendo 𝜇𝑛 referente 

aos elétrons e 𝜇𝑝 aos buracos, tem uma complexa dependência da temperatura 𝑇, que é 

definida pela interação de quatro parâmetros de dispersão ou espalhamento: partícula 

phonon (𝜇𝑝ℎ) , rugosidade de superfície (𝜇𝑠𝑟) , coulombiana de corpo (bulk) (𝜇𝑐𝑏)  e  

coulombiana de interface (𝜇𝑖𝑛𝑡)  conforme mostra a equação (2.40). A mobilidade dos 

portadores de carga é inversamente proporcional à variação da temperatura, ou seja, 

com o aumento da temperatura a mobilidade diminui e vice-versa, [3] e [28].  

 

1

𝜇𝑛,𝑝(𝑇)
≈

1

𝜇𝑝ℎ(𝑇)
+

1

𝜇𝑠𝑟(𝑇)
+

1

𝜇𝑐𝑏(𝑇)
+

1

𝜇𝑖𝑛𝑡(𝑇)
 (2.40) 
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Uma equação mais simples é usada para combinar todos os quatro efeitos de 

mobilidade [16] em (2.40), aproximando-se 𝜇𝑛,𝑝 para: 

 

𝜇𝑛,𝑝 = 𝜇𝑛,𝑝𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛,𝑝

  ,    (2.41) 

 

onde 𝜇𝑛,𝑝 é a mobilidade que se deseja calcular para uma temperatura 𝑇, 𝜇𝑛,𝑝𝑇0
 uma 

mobilidade conhecida na temperatura de referência 𝑇0 e 𝛼𝜇 o coeficiente de variação da 

temperatura que varia entre − 2,5 e − 1,5 para MOSFET canal n [16]. 

Conforme mencionado na Seção 2.2.1, o parâmetro de transcondutância 

intrínseca 𝑘𝑝 é definido por 𝑘𝑝𝑛,𝑝 = 𝜇𝑛,𝑝 ∙ 𝐶𝑂𝑋𝑛,𝑝, sendo assim, seguindo a equação 

(2.41), sua dependência da temperatura pode ser representada pela expressão empírica 

[22] a seguir: 

 

𝑘𝑝𝑛,𝑝 = 𝑘𝑝𝑛,𝑝𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝑘𝑝𝑛,𝑝

  .    (2.42) 

 

2.4.4 Difusão dos Portadores de Carga 

A propriedade da difusão é o movimento de partículas, partindo de uma região 

com alta concentração para outra de baixa concentração. Os coeficientes de difusão 𝐷𝑛 

e 𝐷𝑝 dos elétrons e buracos, respectivamente, estão relacionados com a mobilidade 𝜇𝑛,𝑝  

[28] por meio de: 

 

𝐷𝑛,𝑝

𝜇𝑛,𝑝
=
𝑘𝐵 ∙ 𝑇

𝑞
  ,    (2.43) 

 

sendo 𝑘𝐵 = 1,38 ∙  10−23 J ∙  K−1 a constante de Boltzmann, 𝑞 = 1,6 ∙ 10−19 C a carga 

elementar do elétron e 𝑇 a temperatura. Conforme apresentado na Seção 2.2.2 em 

(2.18), a parcela (
𝑘𝐵∙𝑇

𝑞
) corresponde à tensão térmica 𝜙𝑇. À temperatura ambiente 

27 °C (300 K) para o silício, 𝜙𝑇 ≈ 26 mV, 𝐷𝑛 = 36 cm
2 s⁄  e 𝐷𝑝 =  12 cm2 s⁄  [28]. 
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2.4.5 Velocidade de Saturação 

Velocidade de saturação é o ponto a partir do qual, aumentos de tensão não 

promovem o aumento de velocidade dos portadores de carga (elétron e buraco). A 

energia excedente é utilizada para geração de partículas phonon através das interações 

com a rede cristalina. A definição matemática em função da variação de temperatura 

[29] é dada por: 

 

𝑣𝑆𝑎𝑡 = 𝑣𝑆𝑎𝑡𝑇0 − 𝛼𝑣𝑆𝑎𝑡 ∙ (
𝑇

𝑇0
− 1)  ,    (2.44) 

 

com 𝑣𝑆𝑎𝑡 sendo a velocidade de saturação na temperatura 𝑇 desejada, 𝑣𝑆𝑎𝑡𝑇0  a 

velocidade de saturação na temperatura nominal de referência e 𝛼𝑉𝑆𝑎𝑡  o parâmetro 

extraído de variação da temperatura. Em (2.44), segundo [22] para 𝑇0 = 27 °C, no 

MOSFET canal N, 𝑉𝑆𝑎𝑡𝑇0 =  108850,3 m s⁄ , 𝛼𝑉𝑆𝑎𝑡 = 20000 m s⁄  e para o MOSFET 

canal P, 𝑉𝑆𝑎𝑡𝑇0 = 980000 m s⁄ , 𝛼𝑉𝑆𝑎𝑡 = 20000 m s⁄ . 

2.4.6 Densidade de Corrente 

Conforme apresentado na Seção 2.2, há dois mecanismos de condução de 

corrente elétrica no MOSFET que são o de deriva e o de difusão. A densidade de 

corrente do semicondutor, [28] e [30], é definida por: 

 

𝐽 = 𝐽𝑁 + 𝐽𝑃  ,    (2.45) 

 

 da qual, 𝐽 é a densidade de corrente total, 𝐽𝑁 e 𝐽𝑃, respectivamente, as densidades de 

corrente do elétron e do buraco. Na equação (2.45) [30]:     

 

𝐽𝑁 = (𝑛 ∙ 𝑞 ∙ 𝜇𝑛 ∙ 𝜉) + (𝑞 ∙ 𝐷𝑛 ∙ ∇𝑛) (2.46) 

 

e 

 

𝐽𝑃 = (𝑝 ∙ 𝑞 ∙ 𝜇𝑝 ∙ 𝜉) − (𝑞 ∙ 𝐷𝑝 ∙ ∇𝑝)  .    (2.47) 
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Em (2.46) e (2.47), 𝑛 e 𝑝 são, respectivamente, as concentrações de elétrons e buracos 

livres. Ademais, a carga elementar do elétron 𝑞 = 1,6 ∙ 10−19 C, 𝜇𝑛 e 𝜇𝑝 as mobilidades 

da Seção 2.4.3, 𝐷𝑛 e 𝐷𝑝 os coeficientes de difusão da Seção 2.4.4, 𝜉 o campo elétrico, e 

finalmente, ∇𝑛 e ∇𝑝 os gradientes das concentrações de portadores de carga livres. As 

parcelas (𝑛 ∙ 𝑞 ∙ 𝜇𝑛 ∙ 𝜉) e (𝑝 ∙ 𝑞 ∙ 𝜇𝑝 ∙ 𝜉) são as densidades de corrente por deriva, e 

(𝑞 ∙ 𝐷𝑛 ∙ ∇𝑛) e (𝑞 ∙ 𝐷𝑝 ∙ ∇𝑝) representam as densidades de corrente por difusão [28] 

[30].  

Substituindo (2.41) e (2.43) em (2.46) a densidade de corrente do elétron em 

função da temperatura 𝑇 [30] é dada por: 

 

𝐽𝑁 = (𝑛 ∙ 𝑞 ∙ 𝜇𝑛𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙ 𝜉) + (𝑘𝐵 ∙ 𝑇 ∙ 𝜇𝑛𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙ ∇𝑛)  .    (2.48) 

 

Ademais, substituindo (2.41) e (2.43) em (2.47) a densidade de corrente do buraco em 

função da temperatura 𝑇 [30] é definida por:  

 

𝐽𝑃 = (𝑝 ∙ 𝑞 ∙ 𝜇𝑝𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑝

∙ 𝜉) − (𝑘𝐵 ∙ 𝑇 ∙ 𝜇𝑝𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑝

∙ ∇𝑝)  . (2.49) 

 

Por fim, substituindo (2.48) e (2.49) em (2.45), temos a densidade de corrente 

total 𝐽 dependente da variação de temperatura 𝑇 [30] representada por:  

       

𝐽 = (𝑛 ∙ 𝑞 ∙ 𝜇𝑛𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙ 𝜉) + (𝑘𝐵 ∙ 𝑇 ∙ 𝜇𝑛𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙ ∇𝑛) 

  + (𝑝 ∙ 𝑞 ∙ 𝜇𝑝𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑝

∙ 𝜉) − (𝑘𝐵 ∙ 𝑇 ∙ 𝜇𝑝𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑝

∙ ∇𝑝)  . 

(2.50) 

 

2.4.7 Tensão Limiar (Threshold) 

As tensões de threshold em função da temperatura, para os MOSFETs de canal 

n e canal p [31], são definidas, respectivamente, por:  
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𝑉𝑇𝐻𝑛 = 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0
+ 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 ∙

(𝑇 − 𝑇0) (2.51) 

 

e 

 

𝑉𝑇𝐻𝑝 = 𝑉𝑇𝐻𝑝𝑇0
+ 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑝 ∙ (𝑇 − 𝑇0)  ,    (2.52) 

 

nas quais 𝑉𝑇𝐻𝑛 e 𝑉𝑇𝐻𝑝  são as tensões de threshold  na temperatura 𝑇 desejada, 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0
 e 

𝑉𝑇𝐻𝑝𝑇0
 as tensões de threshold na temperatura ambiente 27 °C (300 K) e finalmente, 

𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛  e 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑝  os coeficientes de variação de temperatura. 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0
, 𝑉𝑇𝐻𝑝𝑇0

, 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛  e 

𝛼𝑉𝑇𝐻𝑝  são parâmetros extraídos de acordo com a tecnologia de fabricação utilizada. 

2.4.8 Corrente de Fuga (Leakage Current) 

A corrente de fuga 𝐼𝐿𝑒𝑎𝑘𝑎𝑔𝑒 do MOSFET em função da temperatura [32] é dada 

por: 

 

𝐼𝐿𝑒𝑎𝑘𝑎𝑔𝑒 = (𝐴 ∙ 𝑇 ∙ 𝑒
[−
1,12
2∙𝜙𝑇

]
) ∙ 𝑒

[
𝑉𝐷𝑆
𝜙𝑇

]
− 1  ,    (2.53) 

 

na qual, 𝐴 é um coeficiente encontrado por extração da tecnologia de fabricação, 𝑇 é a 

temperatura, 𝑉𝐷𝑆 tensão de dreno para fonte e 𝜙𝑇 a tensão térmica.    

2.4.9 Resistência de Interconexão (Interconnect Resistance) 

Uma interconexão é um material condutor de filme fino que interliga dois ou 

mais componentes num circuito integrado, e que possui uma resistência elétrica, 

conforme mostra a Figura 2.14. Os materiais mais comumente usados como fios de 

interconexão são: ouro (Au), prata (Ag), cobre (Cu) e alumínio (Al). Ademais, os 

materiais que compõem a estrutura do MOSFET conforme apresentado na Seção 2.2, 

como silício policristalino, poço N, substrato P, difusões N+ e P+, também apresentam 

valores de resistência elétrica [33]. 
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Figura 2.14: Material de filme fino. 

A resistência do material de filme fino [33] é definida por: 

 

𝑅 = 𝜌 ∙
𝐿

𝑊 ∙ 𝐻
  ,    (2.54) 

 

na qual, 𝑅 é a resistência elétrica, 𝐿 o comprimento, 𝑊 a largura, 𝐻 a altura e 𝜌 a 

resistividade do material. 

Em (2.54), a parcela (
𝜌

𝐻
) é conhecida como resistência de folha 

(sheet resistance), que possui valores distintos para cada tipo de material [30]. 

Finalmente, a resistência do material em função da temperatura 𝑇 é representada 

por:  

 

𝑅 = 𝑅0 ∙ [1 + 𝛼𝑅 ∙ (𝑇 − 𝑇0)]  ,    (2.55) 

 

onde 𝑅 é a resistência elétrica na temperatura 𝑇 desejada, 𝑅0 a resistência elétrica na 

temperatura ambiente 27 °C (300 K) e 𝛼𝑅 o coeficiente de temperatura de resistência. 

Os materiais alumínio e cobre, [30] e [33], têm, respectivamente, 

𝛼𝑅(𝐴𝑙) = 0,004308 Ω K⁄  e 𝛼𝑅(𝐶𝑢) = 0,00401 Ω K⁄ .  
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2.4.10 Eletromigração 

Eletromigração é o processo de desgaste das trilhas metálicas de interconexão no 

circuito integrado, devido a elevadas densidades de corrente elétrica. Os impactos entre 

os elétrons livres e os átomos fixos promovem desgaste das trilhas, provocando falhas 

de funcionamento dos circuitos internos do chip [33]. A Figura 2.15, a seguir, ilustra 

este processo. 

 

Figura 2.15: Processo de eletromigração das trilhas internas dos chips (a) material da 

trilha sem desgaste (b) material da trilha com desgaste por eletromigração. 

De acordo com [34], a influência da temperatura sobre o processo de 

eletromigracão é medida através do parâmetro MTF (Median Time to Failure), com 

equação expressa por:   

 

1

𝑀𝑇𝐹
= 𝐴 ∙ 𝐽2 ∙ 𝑒

[−
𝐸𝑎

(𝑘𝐵)∙𝑇
]
  ,    (2.56) 

 

na qual, 𝑀𝑇𝐹 é o tempo médio para falha em horas, 𝐴 uma constante relacionada com a 

área de Seção do filme com valores distintos para cada tipo de material, 𝐽 a densidade 

de corrente, 𝐸𝑎 a energia de ativação também com valores diferentes para cada tipo de 

material, 𝑘𝐵 a constante de Boltzmann com valor 𝑘𝐵 = 1,38 ∙ 10
−23 J ∙ K−1 e 𝑇 a 

temperatura. 
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2.4.11 Tensão Térmica 

A tensão térmica 𝜙𝑇, [24] e [28], varia com a temperatura segundo uma equação 

empírica, expressa por: 

 

𝜙𝑇 = 𝜙𝑇(𝑇0)
∙ (
𝑇

𝑇0
)  ,    (2.57) 

 

onde 𝜙𝑇 é a tensão térmica na temperatura 𝑇 desejada e 𝜙𝑇(𝑇0) a tensão térmica na 

temperatura de referência 𝑇0. De acordo com [23], 𝜙𝑇(𝑇0) ≈ 26 mV para 

𝑇0 =  27 °C (300 K). 

2.4.12 Principais Parâmetros Variantes com a Temperatura 

Dos parâmetros variantes com a temperatura, apresentados nas Seções 2.4.1 até 

2.4.11, os mais relevantes para os cálculos de projeto são: mobilidade 𝜇𝑛,𝑝 (Seção 

2.4.3), transcondutância intrínseca 𝑘𝑝𝑛,𝑝 (Seção 2.4.3), tensão de threshold 𝑉𝑇𝐻𝑛,𝑝  

(Seção 2.4.7) e a tensão térmica 𝜙𝑇 (Seção 2.4.11).  

Conforme mencionado na Seção 1.1, neste trabalho foram utilizados os 

MOSFETs nel (canal N) e pel (canal P) da tecnologia de fabricação 0,18 𝜇𝑚 da 

empresa XFAB. Com os parâmetros de processo nos Apêndices A e B, foram 

determinados os coeficientes de variação de temperatura 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 , 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑝 , 𝛼𝜇𝑛, 𝛼𝜇𝑝, 𝛼𝑘𝑝𝑛  e 

𝛼𝑘𝑝𝑝  apresentados nas Seções 2.4.3 e 2.4.7, através do método de curve fitting. Os 

valores desses coeficientes são mostrados em Tabela 2.1 e Tabela 2.2 a seguir.    

Tabela 2.1: Valores dos coeficientes térmicos no MOSFET nel (canal N) da XFAB, 

presentes nas equações (2.41) e (2.51).  

Coeficiente Térmico Valor 

𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛   ≈ − 0,74 ∙ 10−3  V K⁄  
 

𝛼𝜇𝑛 = 𝛼𝑘𝑝𝑛  ≈ −1,72  
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Tabela 2.2: Valores dos coeficientes térmicos no MOSFET pel (canal P) da XFAB, 

presentes nas equações (2.41) e (2.52). 

Coeficiente Térmico Valor 

𝛼𝑉𝑇𝐻𝑝   ≈ + 0,88 ∙ 10−3  V K⁄   

𝛼𝜇𝑝 = 𝛼𝑘𝑝𝑝 ≈ −1,2 

 

Substituindo os coeficientes da Tabela 2.1 nas equações (2.42) e (2.51) do 

MOSFET de canal N nel, teremos, respectivamente, para os parâmetros 𝑘𝑝𝑛 e 𝑉𝑇𝐻0𝑛 : 

 

𝑘𝑝𝑛 = 𝑘𝑝𝑛𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
−1,72

 (2.58) 

 

e 

 

𝑉𝑇𝐻𝑛 = 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0
−  0,74 ∙  10−3 ∙ (𝑇 − 𝑇0)  ,    (2.59) 

 

nas quais 𝑘𝑝𝑛𝑇0
 e 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0

 são os parâmetros de transcondutância intrínseca e tensão 

limiar na temperatura de referência 𝑇0 = 27 °C (300 K), apresentados no Apêndice A 

deste documento.   

Ademais, usando os coeficientes da Tabela 2.2 nas equações (2.42) e (2.52) do 

MOSFET de canal P pel, os parâmetros 𝑘𝑝𝑝 e 𝑉𝑇𝐻0𝑝  serão expressos, respectivamente, 

por: 

 

𝑘𝑝𝑝 = 𝑘𝑝𝑝𝑇0
∙ (
𝑇

𝑇0
)
−1,2

 (2.60) 

 

e 

 

𝑉𝑇𝐻𝑝 = 𝑉𝑇𝐻𝑝𝑇0
+  0,88 ∙  10−3 ∙ (𝑇 − 𝑇0)  ,    (2.61) 
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onde 𝑘𝑝𝑝𝑇0
 e 𝑉𝑇𝐻𝑝𝑇0

 são os parâmetros de transcondutância intrínseca e tensão limiar na 

temperatura de referência 𝑇0 = 27 °C (300 K), expostos no Apêndice B.   

2.5 Condição ZTC (Zero Temperature Coefficient) 

De acordo com [13] e [16], se o MOSFET for polarizado no ponto de coeficiente 

de temperatura zero 𝑃𝑍𝑇𝐶  (𝑉𝑍𝑇𝐶 , 𝐼𝑍𝑇𝐶), as variações dos parâmetros dependentes da 

temperatura apresentados na Seção 2.4.12, serão compensadas e, consequentemente, a 

corrente elétrica 𝐼𝑍𝑇𝐶 será invariante com a temperatura. 

As coordenadas de 𝑃𝑍𝑇𝐶, nos modelos matemáticos apresentados nas Seções 2.2 

e 2.3, correspondem às seguintes variáveis conforme a Tabela 2.3 a seguir.  

Tabela 2.3: Variáveis da condição ZTC para os modelos quadrático e EKV do 

MOSFET. 

Coordenada de 𝑷𝒁𝑻𝑪 Modelo Quadrático Modelo EKV 

𝑉𝑍𝑇𝐶 𝑉𝐺𝑆 𝑉𝐺 

𝐼𝑍𝑇𝐶 𝐼𝐷𝑆 𝐼𝐹,𝑅 = 𝐼𝐷 

 

 As condições de existência do ponto ZTC podem ser encontradas tomando como 

exemplo o circuito de polarização da Figura 2.16 a seguir.   

 

 

Figura 2.16: MOSFET canal N polarizado no ponto ZTC. 
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No esquemático da Figura 2.16, a equação (2.25) do modelo EKV é expressa 

por: 

 

𝑉𝐺 − 𝑉𝑇𝐻𝑛
𝑛𝑛 ∙ 𝜙𝑇

= √1 + 4 ∙
𝐼𝐷
𝐼𝐸𝑆𝑃

+ 𝑙𝑛 (√1 + 4 ∙
𝐼𝐷
𝐼𝐸𝑆𝑃

− 1) − [1 + ln(2)]  .    (2.62) 

 

Substituindo em (2.62) a corrente específica 𝐼𝐸𝑆𝑃 (2.27) e os parâmetros variantes com a 

temperatura apresentados na Seção 2.4.12 teremos: 

 

𝑉𝐺 − 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0
+ 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 ∙ 𝑇0 − 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 ∙ 𝑇

𝑛𝑛 ∙ 𝜙𝑇(𝑇0)
∙ (
𝑇
𝑇0
)

= 

 

=
√
1 + 4 ∙

𝐼𝐷

[2 ∙ 𝑛𝑛 ∙ 𝜙𝑇(𝑇0)
2 ∙ (

𝑇
𝑇0
)
2

∙ 𝑘𝑝𝑛𝑇0
∙ (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑊
𝐿 ]

 

+𝑙𝑛

(

 
 

√
1 + 4 ∙

𝐼𝐷

[2 ∙ 𝑛𝑛 ∙ 𝜙𝑇(𝑇0)
2 ∙ (

𝑇
𝑇0
)
2

∙ 𝑘𝑝𝑛𝑇0
∙ (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑊
𝐿 ]

− 1

)

 
 

 

+[−1 − ln(2)]  .    

(2.63) 

Nota-se que a equação (2.63) é totalmente independente da temperatura somente 

quando 𝛼𝑘𝑝𝑛
= 𝛼𝜇𝑛 = − 2  e (𝑉𝐺 − 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0

+ 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 ∙ 𝑇0) = 0, levando a:   

 

− 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛
𝑛𝑛 ∙ 𝜙𝑇(𝑇0)

=
√
1 + 4 ∙

𝐼𝑍𝑇𝐶𝑛

[2 ∙ 𝑛𝑛 ∙ 𝜙𝑇(𝑇0)
2 ∙ 𝑘𝑝𝑛𝑇0

∙
𝑊
𝐿 ]

 

 

+𝑙𝑛

(

 
 

√
1 + 4 ∙

𝐼𝑍𝑇𝐶𝑛

[2 ∙ 𝑛𝑛 ∙ 𝜙𝑇(𝑇0)
2 ∙ 𝑘𝑝𝑛𝑇0

∙
𝑊
𝐿 ]

− 1

)

 
 

 

 

+[−1 − ln(2)]  .    

(2.64) 
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Sumarizando, as condições do ponto ZTC, [13] e [16], são definidas por: 

 

𝛼𝜇𝑛 = −2  (2.65) 

 

e 

 

𝑉𝑍𝑇𝐶𝑛 = 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0
− 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 ∙ 𝑇0  .      (2.66) 

 

Conforme a Tabela 2.1, no caso do processo de fabricação da XFAB 0,18 μm, 

𝛼𝜇𝑛 ≈ −1,72, o que é uma boa aproximação para alcançar o ponto ZTC em comparação 

com a condição de existência (2.65).  

Substituindo em (2.64) e (2.66) os parâmetros extraídos do MOSFET nel, 

apresentados no Apêndice A, 𝑉𝑇𝐻𝑇0 = 0,39 V, 𝑘𝑝𝑛𝑇0
=  293,4 ∙ 10−6 A V2⁄ , 

𝑛𝑛 =  𝛼𝑛 = 1,23, 𝑇0 = 300 K e o valor de 𝛼𝜇𝑛 ≈ −1,72, foram calculados 

𝑉𝑍𝑇𝐶𝑛 =  0,612 V e 𝐼𝑍𝑇𝐶𝑛 =  5,62 μA para razão 𝑊 𝐿⁄ = 1, conforme gráfico da Figura 

2.17.    
 
 

 

Figura 2.17: Ponto ZTC do MOSFET nel invariante com a temperatura para razão 

𝑊 𝐿 = 1⁄ . 
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2.6 Condição 𝑮𝒁𝑻𝑪 (Transconductance Zero 

Temperature Coefficient) 

Assim como apresentado na Seção 2.5, existe um ponto chamado de 𝐺𝑍𝑇𝐶, onde 

as variações dos parâmetros dependentes da temperatura também são compensadas e, 

consequentemente, a transcondutância 𝐺𝑍𝑇𝐶 será invariante para qualquer valor de 

temperatura, [13] e [16]. 

A questão é verificar se as condições de existência deste ponto são aplicáveis 

aos transistores nel e pel do processo XFAB 0,18 μm. A fim de obter esta verificação, 

podemos reescrever (2.62) e (2.35) na devida ordem como: 

 

𝑉𝐺(𝑇) = 𝑛𝑛 ∙ 𝜙𝑇∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝑓(𝑇) + 𝑙𝑛(√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1) − 1 − ln(2)) + 𝑉𝑇𝐻𝑛 (2.67) 

 

e 

 

 

𝑔𝑚 =
𝐼𝐸𝑆𝑃
2 ∙ 𝜙𝑇

∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1)  , (2.68) 

 

nas quais,  (
𝐼𝐷

𝐼𝐸𝑆𝑃
) = 𝑖𝐷(𝑇) por convenção, sendo 𝑖𝐷(𝑇) uma função que representa 𝐼𝐷 

dependente da temperatura. Substituindo em (2.67) e (2.68), a corrente específica 𝐼𝐸𝑆𝑃 

(2.27) e os parâmetros dependentes da temperatura da Seção 2.4.12, teremos nesta 

ordem: 

 

𝑉𝐺(𝑇) =
𝑛𝑛 ∙ 𝑘 ∙ 𝑇 ∙ [√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) + 𝑙𝑛(√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1) − 1 − ln (2)]

𝑞
+ 𝑉𝑇𝐻𝑇0 − 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 ∙

(𝑇 − 𝑇0) 
(2.69) 

 

e 

 

𝑔𝑚  =  
𝑘𝑝𝑛𝑇0

∙ (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝑘𝑝𝑛

∙ 𝑘 ∙ 𝑇 ∙ 𝑊 ∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1)

𝑞 ∙ 𝐿
  . 

(2.70) 
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A seguir, calculando 
𝑑𝑉𝐺(𝑇)

𝑑𝑇
 em (2.69) e 

𝑑𝑔𝑚

𝑑𝑇
= 0 em (2.70), temos o sistema de 

equações: 

 

{
 
 

 
 
𝑑𝑉𝐺(𝑇)

𝑑𝑇
= 0

𝑑𝑔𝑚
𝑑𝑇

= 0

  . (2.71) 

 

Resolvendo o sistema de equações (2.71), a fim de determinar 
𝑑𝑖𝐷

𝑑𝑇
 e 

𝑑𝑉𝐺(𝑇)

𝑑𝑇
, 

teremos como solução:  

 

𝑑𝑖𝐷
𝑑𝑇

=
1

2
∙
(𝛼𝜇𝑛 + 1) ∙ [−4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) + √1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1]

𝑇
 (2.72) 

 

e 

 

𝑑𝑉𝐺(𝑇)

𝑑𝑇
= [

−4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) ∙ 𝑘 ∙ 𝑛𝑛 ∙ 𝛼𝜇𝑛

𝑞 ∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1)
] 

 

+[
(−1) ∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1) ∙ 𝑛𝑛 ∙ 𝑘 ∙ ln(2)

𝑞 ∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1)
] 

 

+[
(√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1) ∙ 𝑛𝑛 ∙ 𝑘

𝑞 ∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1)
] 

 

∙ [
𝑙𝑛(√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1) + 𝛼𝜇𝑛 − 1

𝑞 ∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1)
] 

 

+[
(−1) ∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1) ∙ 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 ∙ 𝑞

𝑞 ∙ (√1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1)
]  .    

(2.73) 

 

Note que em (2.73), para 
𝑑𝑉𝐺(𝑇)

𝑑𝑇
= 0, 𝑖𝐷(𝑇) deve ser constante com a 

temperatura. Entretanto, em (2.72) a derivada 
𝑑𝑖𝐷

𝑑𝑇
 é dependente de 𝑇. Com o objetivo de 

fazer 𝑖𝐷(𝑇) invariante com a temperatura, basta igualar (2.72) a zero, onde teremos: 

 



 40 

1

2
∙
(𝛼𝜇𝑛 + 1) ∙ [−4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) + √1 + 4 ∙ 𝑖𝐷(𝑇) − 1]

𝑇
= 0  . (2.74) 

 

As soluções de (2.74) são 𝑖𝐷(𝑇) = 0 e 𝑖𝐷(𝑇) = − 0,25. O valor 𝑖𝐷(𝑇) = − 0,25 é 

proibido no modelo EKV, e com 𝑖𝐷(𝑇) = 0 o transistor estaria em corte, [23] e [24]. 

Ambas as soluções não servem, mas há outra possibilidade para que (2.74) seja 

satisfeita, fazendo 𝛼𝜇𝑛 = − 1 e, portanto, a derivada 
𝑑𝑖𝐷

𝑑𝑇
 sempre será nula.   

Então o ponto 𝐺𝑍𝑇𝐶 só é possível quando 𝛼𝜇𝑛 = − 1. Conforme salientado na 

Seção 2.5, a condição de existência do ponto ZTC é 𝛼𝜇𝑛 = − 2, evidenciando que, ao 

polarizar um transistor neste ponto, onde teremos 𝐼𝑍𝑇𝐶 constante, não significa que a 

transcondutância 𝐺𝑚 será invariante com a temperatura.  

A afirmação do parágrafo anterior foi comprovada usando em (2.63) os 

parâmetros extraídos do MOSFET nel, apresentados no Apêndice A, 𝑉𝑇𝐻𝑇0 = 0,39 V, 

𝑘𝑝𝑛𝑇0
= 293,4 ∙ 10−6  A V2⁄ , 𝑛𝑛 = 𝛼𝑛 = 1,23 e 𝑇0 = 300 K, com dois valores para 

𝛼𝜇𝑛  (𝛼𝜇𝑛 = − 1 𝑒 𝛼𝜇𝑛 = −2). Para 𝛼𝜇𝑛 = − 1, extraindo de (2.63) a transcodutância 

𝑔𝑚 (2.35), foi plotado o gráfico da Figura 2.18. 

 

 

Figura 2.18: transcondutância 𝑔𝑚 invariante com a temperatura no ponto 𝐺𝑍𝑇𝐶 para 

𝛼𝜇𝑛 = − 1. 
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Ademais, para 𝛼𝜇𝑛 = − 2, extraindo de (2.63) a transcondutância 𝑔𝑚 (2.35), foi 

plotado o gráfico da Figura 2.19. 

 

 

Figura 2.19: Não existência de um ponto de transcondutância 𝑔𝑚 invariante com a 

temperatura para valores de 𝛼𝜇𝑛 ≠ − 1, neste caso com 𝛼𝜇𝑛 = − 2. 
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Pelo exposto acima, o conceito do ponto 𝐺𝑍𝑇𝐶 não foi utilizado neste trabalho na 

intenção de manter o 𝑔𝑚 do OTA constante. Pelo contrário, foi utilizado o chamado 

circuito de compensação de 𝑔𝑚 (multiplicador de 𝛽), que fornece uma corrente de 

polarização variável com a temperatura, para compensar as variações de 𝑔𝑚. Já o 

conceito do ponto ZTC com corrente 𝐼𝑍𝑇𝐶 constante, abordado na Seção 2.5, foi 

utilizado no projeto do circuito de auto polarização do OTA. Esses circuitos serão 

expostos com mais detalhes nas seções adiante deste documento. 

2.7 Amplificador Operacional de Transcondutância 

(OTA) 

Um amplificador operacional de transcondutância (OTA) é um amplificador que 

converte a entrada de tensão diferencial numa saída de corrente elétrica. Idealmente, 

pode-se dizer que a corrente de saída do OTA 𝐼𝑜𝑢𝑡 é definida por: 

 

𝐼𝑜𝑢𝑡 = Δ𝑉𝑖𝑛 ∙ 𝑔𝑚  , (2.75) 

 

onde Δ𝑉𝑖𝑛 é a tensão diferencial de entrada e 𝑔𝑚 é o ganho de transcondutância. Há dois 

tipos de OTA: saída simples (single-ended) e totalmente diferencial (fully differential) 

conforme a Figura 2.20 [23].   

 

 

Figura 2.20: Símbolos do OTA (a) OTA single-ended (b) OTA fully differential. 
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Ademais, os dois tipos de OTA possuem elevada impedância de saída e ampla 

banda passante na sua resposta em frequência, [35]-[36]. 

O transcondutor utilizando neste trabalho foi o de topologia fully differential, 

mostrado na Figura 2.20(b), por possuir maior excursão de sinal de saída em relação à 

implementação com saída simples single-ended, [23] e [36]. Sendo assim, todos os 

conceitos e informações daqui em diante neste documento estarão fazendo menção ao 

transcondutor do tipo fully differential. 

O amplificador operacional de transcondutância é composto por três blocos de 

circuitos, mostrados na Figura 2.21 e Figura 2.22 [23]: 

 Amplificador diferencial de entrada; 

 Circuito de compensação de modo comum (CMFB); 

 Estágio de saída em cascode dobrado (espelhos de corrente folded 

cascode) formado por cascode superior e cascode inferior (com quatro 

ou três transistores). 

 

 

Figura 2.21: Topologia de OTA com 4 transistores no cascode inferior. 
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Figura 2.22: Topologia de OTA com 3 transistores no cascode inferior. 

Na Figura 2.21 e Figura 2.22, 𝐼𝐵 é a corrente de polarização DC (Direct 

Current), 𝑖0  a corrente de sinal, 𝑉𝑐𝑚 a tensão de modo comum, 𝑉𝑟𝑒𝑓 a tensão de 

referência do controle de modo comum, 𝑉𝑑 a tensão diferencial de entrada, 𝑉𝐵𝑝 a tensão 

de polarização DC do espelho folded cascode superior, 𝑉𝐵𝑛 a tensão de polarização do 

espelho folded cascode inferior, 𝑉𝑑𝑑  a tensão de alimentação do circuito, 𝑔𝑚 a 

transcondutância do par diferencial de entrada, 𝑊e 𝐿 as dimensões dos MOSFETS e, 

por fim, −𝑉𝑜 e +𝑉𝑜 as tensões de saída do OTA. 

A topologia de OTA utilizada neste trabalho foi a indicada na Figura 2.22, com 

a diferença de que a realimentação do circuito CMFB foi ligada no cascode inferior. A 

escolha para esta implementação é devido ao fato da tensão de polarização 𝑉𝑏𝑛, do 

espelho de corrente folded cascode com quatro transistores, ter forte influência no valor 

da tensão de saída mínima 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛, o que restringe os valores a serem a utilizados em 𝑉𝑏𝑛. 

O espelho com três transistores tem valores mais flexíveis para 𝑉𝑏𝑛, pois tem menor 

influência na tensão de saída 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 , [23] e [36]. 
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2.8 Circuito de Controle de Modo Comum (CMFB) 

Por se tratar de um OTA totalmente diferencial, o circuito de controle de modo 

comum (CMFB) se torna necessário para controlar a tensão de modo comum nas saídas 

−𝑉𝑜 e +𝑉𝑜. No circuito da Figura 2.22 da Seção anterior, consideremos que a corrente 

de polarização DC nos transistores 𝑀8 e 𝑀9 seja levemente diferente da corrente 

drenada por 𝑀3 e 𝑀4 devido a descasamentos entre os componentes. 

Consequentemente, uma tensão DC de modo comum aparecerá na saída do OTA devido 

a essa diferença nas correntes de polarização. Dependendo da diferença entre as 

correntes, a tensão de modo comum pode ser grande o suficiente para fazer com que os 

MOSFETs de canal N, ou canal P, no cascode de saída entrem na região de triodo por 

causa da alta impedância de saída do OTA. O controle de modo comum é feito 

medindo-se a tensão de modo comum nas saídas −𝑉𝑜 e +𝑉𝑜, e essa medição é utilizada 

para corrigir as correntes de polarização até que os erros de descasamento sejam 

compensados e a tensão de modo comum na saída se estabilize próximo ao valor de 

referência 𝑉𝑟𝑒𝑓 = 𝑉𝑐𝑚, [35] e [36]. 

Uma versão com componentes ideais do circuito de controle de modo comum 

pode ser implementada conforme indicado na Figura 2.23 [37]. 

 

 

Figura 2.23: Circuito de controle de modo comum com componentes ideais. 
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Uma topologia de CMFB com componentes não ideais é a que usa dois pares 

diferenciais ligados em paralelo, iguais (mesmos valores de W e L) ao que for utilizado 

na entrada do OTA [36], conforme indicada no circuito da Figura 2.24. As razões 

(2𝑊𝑛 𝐿𝑛⁄ ) e (𝑊𝑝 𝐿𝑝⁄ ) são as mesmas apresentadas na Figura 2.22 da Seção 2.7. 

 

 

Figura 2.24: Topologia de circuito de controle de modo comum utilizado neste trabalho. 

2.9 Amplificadores Diferenciais em Inversão Forte 

A grande maioria dos circuitos integrados CMOS, sejam eles para aplicações 

contínuas ou discretas, faz uso de amplificadores diferenciais. Os amplificadores com 

MOSFETs operando em inversão forte são amplamente utilizados como estágio de 

entrada de amplificadores operacionais de tensão e de transcondutância. A operação em 

inversão forte, quando comparada à inversão fraca e moderada, tem como principais 

vantagens [23]: 

 Menor erro de descasamento; 

 Resposta em frequência mais ampla; 

 Maior excursão do sinal de entrada. 
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Neste capítulo serão apresentados os amplificadores mais comuns que operam 

no modo de operação com inversão forte. 

2.9.1 Amplificador Diferencial Simples 

Esse é o tipo mais simples de amplificador diferencial, pois possui um par 

simétrico de MOSFETs com topologia apresentada na Figura 2.25.   

 

 

 

Figura 2.25: Topologia do amplificador diferencial simples (a) Com  MOSFETs canal N 

(b) Com MOSFETs canal P. 

A curva de transcondutância 𝑔𝑚𝑑
 em função da tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑  

é indicada na Figura 2.26. 
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Figura 2.26: Gráfico da transcondutância 𝑔𝑚𝑑
 em função de 𝑉𝑑. 

Para projeto desta implementação [23] de amplificador, usam-se as seguintes 

relações: 

 

𝑔𝑚𝑑𝑚𝑎𝑥
=
1

2
∙ √

𝛽 ∙ 𝐼𝐵
𝛼𝑛,𝑝𝑇0  

  ,   (2.76) 

 

𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 =
√
2 ∙ 𝛼𝑛,𝑝𝑇0

∙ 𝐼𝐵

𝛽
  ,   (2.77) 

 

𝑔𝑚𝑑
(𝑉𝑥) =

𝑔𝑚𝑑𝑚𝑎𝑥 

2
  ,    (2.78) 

 

𝑉𝑥 = 1,076 ∙ √
𝛼𝑛,𝑝𝑇0 ∙ 𝐼𝐵

𝛽
 (2.79) 

 

e 

 

𝑔𝑚𝑑
=
1

8
∙
(√1 + 4 ∙ 𝐼𝐶 − 1) ∙ 𝐼𝐵

𝑛𝑛,𝑝𝑇0
∙ 𝜙𝑇 ∙ 𝐼𝐶

  .   (2.80) 
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2.9.2 Amplificador Diferencial com Dois Pares Assimétricos 

Nesta topologia, dois pares assimétricos são usados para formar uma curva de 

transcondutância mais plana que a obtida na Seção 2.9.1. Sua implementação é indicada 

na Figura 2.27.  

 

Figura 2.27: Topologia do amplificador diferencial com dois pares assimétricos. 

A curva de transcondutância 𝑔𝑚𝑑
 em função da tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑  

é apresentada na Figura 2.28. 

 

 

Figura 2.28: Gráfico da transcondutância 𝑔𝑚𝑑
 em função de 𝑉𝑑. 

Da Figura 2.28, temos as seguintes relações matemáticas [23]: 
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{
 
 

 
 
𝑔𝑚𝑑

(−𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥) = 𝑔𝑚𝑚𝑖𝑛

𝑔𝑚𝑑
(−𝑉𝑚𝑖𝑛) = 𝑔𝑚𝑚𝑖𝑛

𝑔𝑚𝑑
(−𝑉0) = 𝑔𝑚0

  ,       (2.81) 

 

𝐼𝐵 = 1,05133 ∙ 𝑔𝑚0
∙ 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥   ,    (2.82) 

 

𝛽𝑎 =
14,3675 ∙ 𝛼𝑛,𝑝𝑇0 ∙ 𝑔𝑚0

𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥
    (2.83) 

 

e 

 

𝛽𝑏 =
1,51977 ∙ 𝛼𝑛,𝑝𝑇0 ∙ 𝑔𝑚0

𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥
  .    (2.84) 

 

2.9.3 Amplificador Diferencial com Dois Pares Assimétricos e Um 

Simétrico 

O ripple na curva de transcondutância do amplificador apresentado na Seção 

2.9.2 pode ser reduzido, diminuindo a distância entre as tensões −𝑉0 e +𝑉0. Apesar 

disso, este procedimento faz com que a transcondutância em 𝑉𝑑 = 0 seja maior que a 

mensurada em 𝑉𝑑 = −𝑉0 e 𝑉𝑑 = +𝑉0, impedindo a condição equiripple. Este problema 

pode ser sanado adicionado um par diferencial simétrico (transistores com 𝛽𝑐) em 

paralelo, e com as conexões invertidas de maneira que a transcondutância seja negativa, 

conforme apresentado na Figura 2.29. Desta maneira, o excesso de transcondutância em 

𝑉𝑑 = 0, devido aos pares assimétricos, pode ser corrigido com a transcondutância 

negativa do par simétrico, de modo a preservar a condição equiripple, conforme 

apresentado no gráfico da Figura 2.30 [23].  

  

 



 51 

 

Figura 2.29: Circuito do amplificador diferencial com dois pares assimétricos e um 

simétrico. 

 

Figura 2.30: Curva de transcondutância do amplificador diferencial com dois pares 

assimétricos e um par simétrico em função da tensão diferencial 𝑉𝑑. 

As equações para projeto [23] são definidas por: 

 

𝛽𝑎 = 5,31 ∙
𝛼𝑛,𝑝𝑇0

∙ 𝑔𝑚0

𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥
  ,    (2.85) 

 

𝛽𝑏 = 1,25 ∙
𝛼𝑛,𝑝𝑇0

∙ 𝑔𝑚0

𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥
  ,    (2.86) 
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𝛽𝑐 = 1,61 ∙
𝛼𝑛,𝑝𝑇0

∙ 𝑔𝑚0

𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥
  ,     (2.87) 

 

𝐼𝐵1 = 1,69 ∙ 𝑔𝑚0
∙ 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥   , (2.88) 

 

𝐼𝐵2 = 0,51 ∙ 𝑔𝑚0
∙ 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥  (2.89) 

 

e 

 

𝑔𝑚𝑚𝑖𝑛
= 0,97 ∙ 𝑔𝑚0

  .    (2.90) 

 

2.9.4 Amplificador Diferencial com Degeneração de Fonte 

Outra maneira de alongar a faixa plana de entrada do amplificador diferencial é 

com o uso da degeneração de fonte, que consiste no uso de um resistor entre os 

terminais de fonte dos MOSFETs. Uma topologia de circuito que utiliza MOSFETs na 

região de trabalho triodo (transistores com 𝛽𝑏), para fazer o papel do resistor, [23] e 

[38], é apresentada na Figura 2.31. 

 

Figura 2.31: Amplificador diferencial com degeneração de fonte. 

Ademais, a curva de transcondutância [23] é mostrada na Figura 2.32.  
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Figura 2.32: Gráfico de transcondutância em função da tensão diferencial 𝑉𝑑 do 

amplificador diferencial com degeneração de fonte. 

O projeto desta topologia de amplificador é delimitado pelas equações: 

 

𝛽𝑎 = 12,45 ∙
𝛼𝑛,𝑝𝑇0

∙ 𝑔𝑚0

𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥
  ,    (2.91) 

 

𝛽𝑏 = 1,86 ∙
𝛼𝑛,𝑝𝑇0

∙ 𝑔𝑚0

𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥
  ,    (2.92) 

 

𝐼𝐵 = 1,15 ∙ 𝑔𝑚0
∙ 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥       (2.93) 

 

e 

 

𝑔𝑚𝑚𝑖𝑛 = 0,92 ∙ 𝑔𝑚0
  .    (2.94) 

2.9.5 Amplificador Diferencial Usado no OTA Proposto 

O amplificador diferencial utilizado neste trabalho foi o de topologia de dois 

pares assimétricos, apresentado na Seção 2.9.2, por possuir uma faixa plana na curva de 

𝑔𝑚𝑑
, e também um baixo valor de índice de distorção harmônica (THD) em comparação 

com o da Seção 2.9.1 (par diferencial simples) [36]. Ademais, o amplificador com par 

diferencial simples será objeto de comparação com outros trabalhos que o utilizaram, no 

capitulo de simulações deste documento, para comprovar a eficácia do OTA proposto 

neste trabalho. 
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O amplificador de dois pares assimétricos e um par simétrico (Seção 2.9.3), 

embora tenha curva plana de 𝑔𝑚𝑑
, e também melhor valor de THD [23], [36], 

comparado ao de par simples, não foi escolhido por ter o inconveniente de precisar de 

três fontes de corrente para sua polarização, uma a mais que o amplificador selecionado 

da Seção 2.9.2, e gerar uma diferença de potencial entre porta e fonte muito elevada, o 

que prejudica a polarização do transistor que implementa a fonte de corrente de 

polarização, principalmente com baixa tensão de alimentação. 

Por fim, o par diferencial com resistor de degeneração (Seção 2.9.4), não foi 

escolhido por ter menor excursão de sinal de transcondutância 𝑔𝑚𝑑
, em comparação 

com os das Seções 2.9.2 e 2.9.3 [36], e não permitir a compensação da transcondutância 

dos resistores CMOS com o circuito multiplicador de 𝛽.  

2.10 Espelhos de Corrente 

Os espelhos de corrente utilizados foram o simples e o folded cascode, [23], [36] 

(com três transistores), indicados na Figura 2.33. 

 

 

Figura 2.33: Espelhos de corrente utilizados nos circuitos deste trabalho (a) espelho de 

corrente simples (b) espelho de corrente folded cascode com três MOSFETS. 
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Em geral, espelhos de corrente são usados para gerarem uma corrente de 

referência para o circuito. Conforme indicado na Figura 2.33, a corrente de referência 

constitui a corrente de saída 𝐼𝐵2, idealmente, proporcional à corrente de entrada 𝐼𝐵1, com 

relação matemática definida por:  

 

𝐼𝐵2 = 𝐼𝐵1 ∙
(
𝑊2

𝐿2
)

(
𝑊1

𝐿1
)
  .   (2.95) 

 

Essa relação é valida somente se mantivermos os transistores 𝑀1, 𝑀2 e 𝑀3 saturados 

[23], [39]. 

O espelho de corrente simples foi utilizado nos circuitos de auto polarização, 

CMFB e compensação de 𝑔𝑚 (multiplicador de 𝛽), que serão discutidos mais adiante 

neste documento. Ademais, o espelho de corrente folded cascode, foi usado como 

estágio de saída do OTA proposto, conforme indicado na Figura 2.22 da Seção 2.7. 

Para o espelho de corrente folded cascode [23], [36], [39], temos as seguintes 

características: 

 Valores mais flexíveis para tensão de polarização 𝑉𝑏𝑛; 

 𝑉𝑏𝑛 deve ser tal que assegure 𝑀2 e 𝑀3 na região de trabalho saturação; 

 𝑉𝑏𝑛 tem influência menor no valor da tensão de saída mínima 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 com 

relação à topologia com quatro transistores identificada na Figura 2.21 da 

Seção 2.7. 

2.10.1 Cálculo da Tensão de Polarização do Folded Cascode em 

Inversão Forte com Três Transistores 

Conforme mencionado na Seção 2.10, a tensão de polarização 𝑉𝑏𝑛 deve garantir 

saturação para os MOSFETs 𝑀2 e 𝑀3, levando em consideração a variação da corrente 

𝑖𝑜, com −𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 ≤ 𝑖𝑜 ≤ 𝑖0𝑚𝑎𝑥 e da tensão de saída 𝑉𝑜. O esquemático de projeto é 

mostrado na Figura 2.34 a seguir.  
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Figura 2.34: Esquemático de projeto do folded cascode com três transistores. 

As equações de projeto [23], [36], [39] são definidas por: 

Saturação de 𝑴𝟐 → 

𝑉𝑏𝑛 ≤ 𝑉𝑇𝐻𝑛 + (
1

𝛼𝑛𝑇0
+√1 +

𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵

) ∙ ∆𝑉𝑔𝑠  ,    
(2.96) 

 

Saturação de 𝑴𝟑 → 

𝑉𝑏𝑛 ≥ 𝑉0𝑚𝑖𝑛+ 𝑉𝑇𝐻𝑛 + (1 −
1

𝛼𝑛𝑇0
) ∙ √1 −

𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵

∙ ∆𝑉𝑔𝑠  ,    
(2.97) 

 

Limite do modo de operação inversão forte → 

∆𝑉𝑔𝑠𝑚𝑖𝑛 = 2 ∙ 𝛼𝑛𝑇0 ∙ 𝜙𝑇 ∙ √𝐼𝐶𝑚𝑖𝑛      
(2.98) 

 

e 

 

Δ𝑉𝑔𝑠𝑚𝑖𝑛
≤ Δ𝑉𝑔𝑠𝑙𝑖𝑚   .    (2.99) 
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As condições de projeto em (2.96), (2.97), (2.98) e (2.99) são ilustradas no gráfico da 

Figura 2.35. 

 

 

 

Figura 2.35: Condições de contorno para cálculo da tensão de polarização 𝑉𝑏𝑛. 

 

Conforme mencionado na Seção 2.6 deste documento, foi utilizado neste 

trabalho o circuito de compensação de 𝑔𝑚 (multiplicador de 𝛽) para manter o 𝑔𝑚 

constante do OTA com a variação de temperatura. Conforme será mostrado mais 

adiante no capítulo sobre o circuito multiplicador de 𝛽, a corrente de polarização 𝐼𝐵 com 

influência da temperatura é definida por 𝐼𝐵 = 𝐼𝐵𝑇0 ∙ (
𝑇

𝑇0
)
−𝛼𝜇𝑛

. 

Segundo [23], [36], [39], a condição mais restritiva para 𝑉𝑏𝑛 ocorre na 

temperatura 𝑇 = 𝑇𝑚𝑎𝑥. Substituindo 𝐼𝐵 = 𝐼𝐵𝑇0 ∙ (
𝑇

𝑇0
)
−𝛼𝜇𝑛

 e os parâmetros dependentes 

da temperatura, indicados nas Seções 2.4.11 e 2.4.12, nas condições de contorno (2.96), 

(2.97) e (2.98), teremos, nesta ordem: 
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𝑉0𝑚𝑖𝑛 ≥

(

 
 
 2 ∙ 𝜙𝑇0 ∙ √𝐼𝐶𝑚𝑖𝑛 ∙ (

𝑇
𝑇0
)

√1 + (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0

+√1 − (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0 )

 
 
 

 

∙ [(√1 + (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0

+ 1) ∙ (√1 − (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0

+ 1)+ (2 ∙ 𝛼𝑛𝑇0
) ∙ (

𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0

]  ,    

(2.100) 

 

 

Δ𝑉𝑔𝑠𝑙𝑖𝑚 = 𝛼𝑛𝑇0 ∙ 𝑉0𝑚𝑖𝑛 ∙ (√1 + (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0

+√1 − (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0

)  

 

∙

[
 
 
 
 
 
 

1

(√1 + (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0

+ 1) ∙ (√1 − (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0

+ 1) + 2 ∙ 𝛼𝑛𝑇0
∙ (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛

∙
𝑖0𝑚𝑎𝑥
𝐼𝐵0 ]

 
 
 
 
 
 

 

(2.101) 

 

e 

 

Δ𝑉𝑔𝑠𝑚𝑖𝑛 = 2 ∙ 𝛼𝑛𝑇0 ∙ 𝜙𝑇0 ∙ √𝐼𝐶𝑚𝑖𝑛 ∙ (
𝑇

𝑇0
)  .   (2.102) 

 

A fim de testar as condições de projeto, foram substituídos em (2.100), (2.101) e 

(2.102) os coeficientes de variação térmica 𝛼𝜇𝑛 = − 1,7 e 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛 = − 0,74 ∙ 10
−3 

(Tabela 2.1 da Seção 2.4.12), 𝜙𝑇0 = 26 mV, os parâmetros de processo do Apêndice A 

𝑘𝑝𝑛𝑇0
= 293 ∙ 10−6 A V2⁄ , 𝑉𝑇𝐻𝑛𝑇0

= 0,39 V, 𝛼𝑛𝑇0 = 1,23 e 𝑇0 = 300 K. Ademais, 

como parâmetros de projeto de teste, foram usados 𝐼𝐵0 = 10 μA, 𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 = 5 μA, 

𝑇𝑚𝑎𝑥 =  175 °C (448 K), 𝑇𝑚𝑖𝑛 = − 50 °C (223 K) e 𝐼𝐶𝑚𝑖𝑛 = 10. Como resultado 

temos para 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 o gráfico indicado na Figura 2.36.  
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Figura 2.36: Gráfico de 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛  em função da temperatura com restrição de projeto 

𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 ≥ 0,50 V. 

     

Tomando como base a restrição 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 ≥ 0,50 V do gráfico da Figura 2.36, foi escolhido 

como exemplo um valor 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 = 0,6 V onde tivemos os gráficos de 𝑉𝑏𝑛 em função de 

Δ𝑉𝑔𝑠, nas temperaturas 𝑇𝑚𝑖𝑛 = − 50 °C (223 K), 𝑇𝑚𝑎𝑥 = 175 °C (448 K) e 

𝑇𝑚𝑎𝑥 =  100 °C (373 K), apresentados na Figura 2.37 a seguir.   
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Figura 2.37: Cálculo de 𝑉𝑏𝑛 com variação da temperatura 𝑇 (a) não existência de uma 

região de polarização do espelho de corrente para faixa de temperatura 𝑇𝑚𝑖𝑛 = −50 °C 

e 𝑇𝑚𝑎𝑥 = 175 °C (b) existência de uma região de polarização do espelho de corrente 

para faixa de temperatura 𝑇𝑚𝑖𝑛 = − 50 °C e 𝑇𝑚𝑎𝑥 = 100 °C.  
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Nota-se que a condição de contorno mostrada no gráfico da Figura 2.36, com 

𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 =  0,6 V, usada como exemplo, não atende a todas as faixas de temperatura, 

conforme expõem os gráficos (a) e (b) da Figura 2.37. Não se consegue fazer o projeto 

do espelho folded cascode com variação de temperatura, impondo-se um valor fixo no 

coeficiente de inversão 𝐼𝐶𝑚𝑖𝑛. O OTA proposto neste trabalho deve funcionar na faixa 

de − 50 °C a + 175 °C, e conforme mostrado no gráfico (b) da Figura 2.37, para 

inversão forte (𝐼𝐶𝑚𝑖𝑛 = 10), só há região de polarização na faixa de 

− 50 °C  a  + 100 °C. Isso mostra que analiticamente não é possível calcular o valor de 

polarização 𝑉𝑏𝑛 para o espelho folded cascode sob a variação de temperatura 

especificada.  

Conforme será detalhado mais adiante no capítulo de projeto desta dissertação, a 

solução encontrada para polarizar os espelhos folded cascode do estágio de saída do 

OTA foi achar o valor de 𝑉𝑏𝑛 (cascode inferior) e de 𝑉𝑏𝑝 (cascode superior) por 

varredura no simulador Cadence, escolhendo valores para 𝐼𝐶𝑚𝑖𝑛 a fim de calcular os 

valores de 𝑊𝑛 e 𝐿𝑛 (transistores do cascode inferior) e 𝑊𝑝 e 𝐿𝑝 (transistores do cascode 

superior) e observando se a corrente de polarização 𝐼𝐵 está de acordo com a escolhida 

para a polarização dos circuitos do OTA, que neste caso foi 𝐼𝐵 = 10 μA a uma 

temperatura de 27 °C. 

2.11 Circuito de Compensação de Transcondutância 

𝒈𝒎 (Multiplicador de 𝜷) 

A transcondutância de MOSFETs desempenha um papel crítico em circuitos 

analógicos, influenciando em parâmetros de desempenho tais como ruído, ganho de 

pequenos sinais e velocidade. Por esta razão, é desejável polarizar os transistores de 

forma que sua transcondutância seja insensível às variações de temperatura, parâmetros 

de processo e tensão de alimentação [39]. 

Analisando [10], [39] e [40], foi utilizado o circuito da Figura 2.38. Esse circuito 

fornece uma corrente de polarização variável na temperatura que compensa as variações 

da transcondutância 𝑔𝑚, tornando-a invariante com a temperatura 𝑇. Qualquer circuito 

externo que usar a corrente 𝐼𝐵 gerada pelo circuito multiplicador de 𝛽, através do 

espelho de corrente simples constituído pelos MOSFETs 𝑀𝑎 ou 𝑀𝑏 para polarização, 
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também terá seu 𝑔𝑚 invariante com a temperatura. Lembrando que 𝛽 = 𝑘𝑝 ∙
𝑊

𝐿
, 

conforme mencionado na Seção 2.2.1. 

 

Figura 2.38: Circuito de compensação de 𝑔𝑚 (multiplicador de 𝛽). 

Neste trabalho, o cálculo das razões 𝑊 𝐿⁄  dos MOSFETs 𝑀𝑎 e 𝑀𝑏 foi feito 

levando em consideração a transcondutância 𝑔𝑚 em inversão forte [23], definida por: 

 

𝑔𝑚 = √
2 ∙ 𝐼𝐵 ∙ 𝛽

𝛼𝑛,𝑝𝑇0   
  . (2.103) 

 

A corrente de polarização 𝐼𝐵 do circuito da Figura 2.38 [10], [39], [40] é definida pela 

relação: 

 

𝐼𝐵 =
2 ∙ 𝛼𝑛,𝑝𝑇0
𝛽 ∙ 𝑅2

∙ (1 −
1

𝐾
)
2

=
2 ∙ 𝛼𝑛,𝑝𝑇0

𝛽0 ∙ (
𝑇
𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛,𝑝

∙ 𝑅2
∙ (1 −

1

𝐾
)
2

= 𝐼𝐵0 ∙ (
𝑇

𝑇0
)
𝛼𝜇𝑛,𝑝

  . (2.104) 
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Em (2.104) 𝐼𝐵 é a corrente de polarização na temperatura 𝑇, 𝑇0 a temperatura de 

referência com valor 27 °C (300 K), 𝐾 é uma constante inteira maior que 1 e 𝐼𝐵0 é o 

valor da corrente de polarização na temperatura de referência. Neste projeto, foi usado 

para 𝑅 o resistor de processo da XFAB rpp1 que, conforme Apêndice C deste 

documento, varia muito pouco com a temperatura, pois tem o menor coeficiente de 

variação térmica, o que aperfeiçoa ainda mais o funcionamento do circuito 

multiplicador de 𝛽. 

2.12 Circuito de Auto Polarização (Fonte de Corrente 

Constante Invariante Com a Temperatura) 

Tomando por base [16], [23], [39] e [41], foi projetado o circuito da Figura 2.39 

a seguir.  

 

Figura 2.39: Circuito de auto polarização com corrente 𝐼𝐵 invariante com a temperatura. 

Ele é assim chamado, porque também é independente da tensão 𝑉𝑑𝑑, dentro de 

certa faixa de variação. O circuito funciona de maneira que o amplificador operacional 
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força as tensões no dreno de 𝑀𝑎 e no resistor 𝑅 serem iguais devido a uma forte 

realimentação negativa. Da mesma forma, também força as tensões nas portas de 𝑀𝑏 a 

serem iguais, e isto obriga as correntes nos drenos dos transistores 𝑀𝑏 também serem 

iguais, no caso 𝐼𝐵. Mas a corrente 𝐼𝐵 é gerada pelo transistor 𝑀𝑎, e se escolhermos 𝑅 de 

forma que 𝑉𝑍𝑇𝐶 = 𝐼𝐵 ∙ 𝑅, a tensão no gate de 𝑀𝑎 vai gerar a própria corrente que o 

coloca no ponto ZTC. Desta forma, a corrente 𝐼𝐵 deve ser muito pouco dependente da 

temperatura. Portanto, podemos fazer: 

 

𝑅 =
𝑉𝑍𝑇𝐶
𝐼𝐵

  .    (2.105) 

 

 Em (2.105), o valor de 𝑉𝑍𝑇𝐶 é 0,61 V, conforme calculado na Seção 2.5 desta 

dissertação. Obviamente, como não temos o ponto ZTC exato, 𝑅 deve passar por um 

ajuste fino no simulador. Outro ponto importante é escolher um resistor que seja pouco 

variante com a temperatura. No processo da XFAB, conforme indicado no Apêndice C 

deste documento, o resistor rpp1 é muito pouco dependente da temperatura. 

Através da corrente 𝐼𝐵 invariante, podemos gerar qualquer outro valor de 

corrente invariante, através de espelhos de corrente. Como o valor de 𝑉𝑍𝑇𝐶 está acima de 

𝑉𝑇𝐻𝑇0 , o transistor está operando em inversão forte. Se assumirmos que 𝛼𝜇𝑛 ≅ − 2, o 

dimensionamento de 𝑀𝑎 é definido por:  

 

 
𝑊𝑎
𝐿𝑎

=
2 ∙ 𝛼𝑛𝑇0

∙ 𝐼𝐵 ∙ 𝑇0
2

𝑘𝑝𝑛𝑇0
∙ 𝛼𝑉𝑇𝐻𝑛

2
  . (2.106) 

 

Para o dimensionamento de 𝑀𝑏, é mantida a mesma densidade de corrente do 

transistor NMOS 𝑀𝑎, fazendo 𝐿𝑏 = 𝐿𝑎 conforme a equação: 

 

𝑊𝑏 = (
𝑘𝑝𝑛𝑇0
𝑘𝑝𝑝𝑇0

) ∙ 𝑊𝑎  .    (2.107) 
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Capítulo 3  

Projeto do Circuito Integrado 

O OTA proposto neste trabalho teve como ajustes finais de projeto os seguintes 

valores: 

 Tensão de modo comum 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV; 

 Excursão do sinal de entrada 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 = 500 mV; 

 Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
= 12,5 μS, constante na faixa de 

temperatura de  − 50 °C (223 K) a 175 °C (448 K);  

 Corrente de polarização 𝐼𝐵 = 10 μA (Para circuitos do OTA, 

compensação de 𝑔𝑚 e circuito de auto polarização); 

 Corrente de sinal de saída máxima 𝑖0𝑚𝑎𝑥 = 𝑔𝑚𝑑
∙ 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 = 6,25 μA. 

 

A tecnologia de fabricação utilizada foi a do fabricante XFAB 0,18 μm com 

tensão máxima de alimentação 𝑉𝑑𝑑 = 1,8 V, sendo assim com 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV, temos 

como tensão de saída máxima (𝑉0𝑚𝑎𝑥) e mínima (𝑉0𝑚𝑖𝑛) do OTA os valores conforme 

mostra a Figura 3.1.   

 

Figura 3.1: Ajuste final de projeto da excursão de saída OTA proposto. 
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Neste capítulo será apresentado como e porque alguns desses ajustes foram 

escolhidos. 

3.1 Amplificador Diferencial de Entrada 

Conforme mencionado na Seção 2.9.5, o amplificador diferencial usado neste 

projeto foi o de topologia com dois pares assimétricos (Seção 2.9.2). Substituindo 

𝐼𝐵 =  10 μA, 𝑔𝑚0
= 12,5 μS, 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 = 500 mV e 𝛼𝑝𝑇0 = 1,21 nas equações (2.82), 

(2.83) e (2.84), foram calculadas as dimensões 𝑊 e 𝐿 dos transistores 𝑀1𝑎, 𝑀2𝑎, 𝑀1𝑏 e 

𝑀2𝑏. Ademais, foi montado no simulador Cadence Virtuoso o circuito da Figura 3.2 

para ajuste fino de 𝑔𝑚0
na temperatura de 27 °𝐶, fazendo uma varredura da tensão 

diferencial de entrada 𝑉𝑑 de − 2 V a + 2 V, obtendo-se os gráficos indicados em Figura 

3.3 e Figura 3.4. O dimensionamento dos transistores do par diferencial é indicado na 

Tabela 3.1. A princípio, não é necessário ajustar as extremidades − 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 e + 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥, 

mas apenas o valor de 𝑔𝑚0
≈ 12,5 μS em 𝑇 = 27 °C. O motivo da escolha da tensão de 

modo comum 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV será abordado mais adiante nesta dissertação. 

 

 

Figura 3.2: Circuito para ajuste de 𝑔𝑚0
 do par diferencial. 
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Tabela 3.1: Dimensionamento dos transistores do par diferencial. 

Transistor Largura (𝑾) Comprimento (𝑳) Multiplicidade (𝑴) 

𝑀1𝑎 24 μm 5,3 μm 1 

𝑀2𝑎  24 μm 5,3 μm 1 

𝑀1𝑏 2,5 μm 5,3 μm 1 

𝑀2𝑏 2,5 μm 5,3 μm 1 

 

 

 

Figura 3.3: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 na temperatura 𝑇 = 27 °C. 

 

 

Figura 3.4: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 na temperatura 𝑇 = 27 °C dentro da faixa 

de excursão de sinal desejada no projeto − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. 
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Também foi feita no simulador uma varredura da temperatura na faixa de 

− 50 °C a 175 °C, obtendo-se os gráficos mostrados na Figura 3.5 a Figura 3.8. Nota-se 

que a transcondutância varia sua amplitude, e é inversamente proporcional à 

temperatura. 

 

 

 

Figura 3.5: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 em função da temperatura 𝑇. 

 

 

 

Figura 3.6: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 em função da temperatura 𝑇 dentro da 

faixa de excursão de sinal desejada no projeto − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. 
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Figura 3.7: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 em função da temperatura nos limites 

extremos  𝑇 = − 50 °C e 𝑇 = 175 °C, e na temperatura de referência 𝑇0 = 27 °C. 

 

 

Figura 3.8: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
  em função da temperatura nos limites 

extremos  𝑇 = − 50 °C e 𝑇 = 175 °C, e na temperatura de referência 𝑇0 =  27 °C dentro 

da faixa de excursão de sinal desejada no projeto − 500 mV ≤  𝑉𝑑 ≤ 500 mV.   
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3.2 Circuito de Compensação de Transcondutância 

(Multiplicador de 𝜷) 

Para o projeto do circuito de compensação de 𝑔𝑚, foram usados nas equações 

(2.103) e (2.104) da Seção 2.11 os seguintes parâmetros de projeto: 

 𝐼𝐵0 = 10 μA; 

 𝑔𝑚 = 12,5 μS; 

 𝐾 = 2; 

 𝛼𝑝𝑇0 = 𝛼𝑛𝑇0 = 1,21. 

 

O circuito obtido é o indicado na Figura 3.9, com os dimensionamentos dos 

componentes apresentados na Tabela 3.2, e as correntes de polarização DC, nas 

temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C na Tabela 3.3. 

 

Figura 3.9: Circuito de compensação de transcondutância (multiplicador de 𝛽). 
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Tabela 3.2: Dimensionamento dos componentes do circuito multiplicador de 𝛽 da 

Figura 3.9. 

TRANSISTORES 

Transistor Largura (𝑾)  Comprimento (𝑳) Multiplicidade (𝑴) 

𝑀1  41 μm  5 μm 1 

𝑀2  5 μm  5 μm 2 

𝑀3 41 μm 5 μm 2 

𝑀4  5 μm  5μm 2 

𝑀5 1,5 μm 2 μm 1 

𝑀6 1,5 μm 2 μm 1 

𝑀7  5 μm  5 μm 2 

𝑀8 8 μm 1 μm 1 

𝑀9 8 μm 1 μm 1 

𝑀10 8 μm 1 μm 1 

𝑀11  5 μm  5 μm 1 

CAPACITORES 

Capacitor Valor 

𝐶𝑐1 5 pF 

RESISTORES 

Resistor Valor 

𝑅1 5875,35 Ω 

 

 

 

 

 

 

 

 



 72 

Tabela 3.3: Correntes de polarização DC do circuito da Figura 3.9, nas 

temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C.  

 Corrente de Polarização DC (𝑰𝑩) 

Transistor 𝑻 = − 𝟓𝟎 °𝐂  𝑻 = 𝟐𝟕 °𝐂  𝑻 = 𝟏𝟕𝟓 °𝐂  

𝑀1 7,3 μA 10,18 μA 15,25 μA 

𝑀2 7,3 μA 10,18 μA 15,25 μA 

𝑀3 7,3 μA 10,18 μA 15,24 μA 

𝑀4 7,3μA 10,18 μA 15,24 μA 

𝑀5 3,39 μA 4,79 μA 7,26 μA 

𝑀6 3,89 μA 5,34 μA 7,81 μA 

𝑀7 7,29 μA 10,14 μA 15,06 μA 

𝑀8 3,39 μA 4,79 μA 7,26 μA 

𝑀9 3,89 μA 5,34 μA 7,81 μA 

𝑀10 3,64 μA 5,08 μA 7,59 μA 

𝑀11 3,64 μA 5,08 μA 7,59 μA 

 

A corrente utilizada para polarizar os circuitos, nos quais se deseja fazer a 

compensação de 𝑔𝑚, é a espelhada pelo transistor 𝑀3. No circuito da Figura 3.9, foi 

realizada uma varredura da temperatura na faixa − 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C, gerando o 

gráfico da Figura 3.10 de corrente de polarização 𝐼𝐵𝑀3  em função da temperatura. 

 

Figura 3.10: Corrente de polarização DC para compensação de 𝑔𝑚 espelhada pelo 

transistor 𝑀3. 
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O resistor 𝑅1 e o capacitor 𝐶𝑐1 são componentes de processo da biblioteca 

XFAB 0,18 𝜇𝑚, denominados, respectivamente, por rpp1 e cmm5t. 

O uso do capacitor 𝐶𝑐1 foi devido ao fato de haver uma instabilidade no circuito 

da realimentação feita pelo amplificador operacional constituído pelos MOSFETs 𝑀5, 

𝑀6, 𝑀7, 𝑀8 e 𝑀9. O valor do capacitor foi determinado por meio da ferramenta iprobe, 

presente na biblioteca analoglib do simulador Cadence Virtuoso, através de simulações 

de margens de ganho e fase para averiguar a estabilidade em malha fechada do 

amplificador operacional, segundo o critério de estabilidade de Barkhausen. Para isso, 

no simulador, foi adicionado ao circuito da Figura 3.9 o componente iprobe segundo 

mostra a Figura 3.11. 

 

Figura 3.11: Ferramenta iprobe para análise de estabilidade no circuito multiplicador de 

𝛽 e determinação do valor do capacitor 𝐶𝑐1. 

Os gráficos de resposta em frequência e de fase obtidos são os indicados na 

Figura 3.12 e Figura 3.13, nesta ordem. A frequência de corte é 9,209 kHz e o ganho da 

banda passante é aproximadamente 39,05 dB. O valor da margem de ganho é a 

diferença entre o ganho 0 dB e o ganho da frequência onde a fase é 0 °. A margem de 

ganho obtida foi 6,3474 dB. A margem de fase é dada pela diferença entre a fase 0 ° e a 

fase em que o ganho tem valor 0 dB. Para margem de fase teve-se o valor de 53,11 °, 
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correspondendo à máxima variação que a fase pode sofrer sem que o circuito passe a ser 

instável em malha fechada. Sendo assim, 𝐶𝑐1 = 5 pF é aceitável para o projeto. 

 

 

Figura 3.12: Gráfico de resposta em frequência gerado pela malha fechada do circuito. 

 

 

Figura 3.13: Gráfico de resposta de fase gerado pela malha fechada do circuito. 

Uma observação importante deve ser feita a respeito deste circuito. O 

multiplicador de 𝛽 possui dois pontos de estabilidade, um com 𝐼𝐵 = 0 e outro com 

𝐼𝐵 ≠ 0. É relatado na literatura a necessidade de um circuito de startup, para impedir 

que os transistores 𝑀1 e 𝑀3 iniciem cortados. A fim de verificar a necessidade ou não 

do uso de um circuito de startup, foi adicionada ao circuito da Figura 3.9 uma fonte de 

alimentação vpulse da biblioteca analogLib, conforme indicado na Figura 3.14. Os 

parâmetros de ajustes utilizados na fonte vpulse foram os seguintes: 
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 𝑉𝑜𝑙𝑡𝑎𝑔𝑒 1 = 0 𝑉; 

 𝑉𝑜𝑙𝑡𝑎𝑔𝑒 2 = 1,8 𝑉; 

 𝑃𝑒𝑟𝑖𝑜𝑑 = 12 𝑚𝑠; 

 𝐷𝑒𝑙𝑎𝑦 𝑡𝑖𝑚𝑒 = 100 𝜇𝑠; 

 𝑅𝑖𝑠𝑒 𝑡𝑖𝑚𝑒 = 1 𝑚𝑠; 

 𝐹𝑎𝑙𝑙 𝑡𝑖𝑚𝑒 = 1 𝑚𝑠; 

 𝑃𝑢𝑙𝑠𝑒 𝑤𝑖𝑑𝑡ℎ = 10 𝑚𝑠. 

 

 

Figura 3.14: Circuito montado no simulador Cadence para verificação da necessidade 

ou não de um circuito de startup. 

Exaustivas simulações de transiente, medindo a tensão 𝑉𝑑𝑑 e a corrente de 

polarização 𝐼𝐵 na faixa de temperatura − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C, mostraram que no 

momento em que o circuito é ligado, os transistores 𝑀1 e 𝑀3 rapidamente se estabilizam 

na região de saturação, conforme é apresentado nos gráficos da Figura 3.15 e Figura 

3.16. Portando não houve necessidade da implementação de um circuito de startup. 
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Figura 3.15: Análise transiente da tensão de alimentação 𝑉𝑑𝑑, na partida do circuito, 

com a temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

Figura 3.16: Análise transiente da corrente de polarização 𝐼𝐵, na partida do circuito, 

com a temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

3.3 Determinação da Tensão de Modo Comum (𝑽𝒄𝒎) 

Para a determinação do melhor valor da tensão 𝑉𝑐𝑚, foi montado no simulador 

Cadence o circuito da Figura 3.17, onde o amplificador diferencial da Figura 3.2 é 

polarizado pela corrente de 𝑀1 do multiplicador de 𝛽 da Figura 3.9 através de um 

espelhamento ideal, usando uma fonte de tensão 𝑉3 = 0 e duas fontes controladas por 

corrente com ganho 1, 𝑐𝑐𝑐𝑠1 e 𝑐𝑐𝑐𝑠2.  
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Figura 3.17: Circuito montado no simulador Cadence para determinação do melhor 

valor de tensão de modo comum (𝑉𝑐𝑚). 

Foi feita a varredura da tensão diferencial de entrada na faixa  

− 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V, e da temperatura na faixa − 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C, para 

𝑉𝑐𝑚 =  900 mV e 𝑉𝑐𝑚 =  700 mV a fim de verificar a tensão nos nós (1) e (2) 

indicados na Figura 3.17. A tensão nesses nós é importante no projeto, porque ela não 

pode ser maior ou muito próxima do valor máximo de alimentação do processo de 

fabricação XFAB 0,18 μm (𝑉𝑑𝑑𝑚𝑎𝑥 =  1,8 V), pois nesses nós serão usados, no circuito 

real, transistores como fontes de corrente para polarizar o par diferencial.  
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Os gráficos de 𝑉𝑁ó(1) e 𝑉𝑁ó(2) para 𝑉𝑐𝑚 = 900 mV e 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV são 

indicados, nessa ordem na Figura 3.18 e Figura 3.19. Nota-se nestes gráficos que 

𝑉𝑐𝑚 = 900 mV não é uma boa escolha, pois a tensão nos nós (1) e (2) ultrapassa o 

limite de 𝑉𝑑𝑑𝑚𝑎𝑥  (1,8 V). Em contra partida, com 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV, temos 𝑉𝑁ó(1) e 𝑉𝑁ó(2) 

menores que 𝑉𝑑𝑑𝑚𝑎𝑥  (1,8 V) em toda a faixa de variação de temperatura. 

 

 

Figura 3.18: Tensão nos nós (1) e (2) do circuito da Figura 3.17 com 𝑉𝑐𝑚 = 900 mV, 

variando a tensão diferencial de entrada na faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e a temperatura na 

faixa − 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C. 

 

Figura 3.19: Tensão nos nós (1) e (2) do circuito da Figura 3.17 com 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV, 

variando a tensão diferencial de entrada na faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e a temperatura na 

faixa − 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C. 
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Ademais, dentro da faixa de excursão de sinal na entrada 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 = 500 mV, 

escolhida para este projeto, temos as tensões nos nós (1) e (2) para 𝑉𝑐𝑚 = 900 mV e 

𝑉𝑐𝑚 = 700 mV indicadas nos gráficos da Figura 3.20 e Figura 3.21, nesta ordem. Nota-

se nestes gráficos que 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV possui menor valor de 𝑉𝑁ó(1) e 𝑉𝑁ó(2) na 

temperatura mais severa 𝑇 = 175 °C (piores casos de 𝑉𝑁ó(1) e 𝑉𝑁ó(2)).    

 

 

 

Figura 3.20: Pior caso de tensão nos nós (1) e (2) do circuito da Figura 3.17 com 

𝑉𝑐𝑚 = 900 mV, variando a tensão diferencial de entrada na faixa 

− 500 mV ≤  𝑉𝑑 ≤  500 mV nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C. 

 

 

 

Figura 3.21: Pior caso de tensão nos nós (1) e (2) do circuito da Figura 3.17 com 

𝑉𝑐𝑚 = 700 mV, variando a tensão diferencial de entrada na faixa 

− 500 mV ≤  𝑉𝑑 ≤  500 mV nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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Pelo exposto acima, o valor para tensão de modo comum escolhido foi 

𝑉𝑐𝑚 =  700 mV, por proporcionar 𝑉𝑁ó(1) = 𝑉𝑁ó(2) = 1,566 V, valor menor que 1,724 V 

na temperatura de pior caso 𝑇 = 175 °C, dentro da faixa de excursão de sinal de entrada 

adotada no projeto (𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 = 500 mV). Ainda para 𝑇 = 175 °C em 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV, 

dentro da faixa de excursão de sinal de entrada − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV, outros 

pontos indicados no gráfico da Figura 3.22 serão usados na Seção 3.4.1, adiante neste 

documento.  

 

Figura 3.22: Demais valores de tensão nos nós (1) e (2) em 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV para 

temperatura de pior caso 𝑇 = 175 °C, na faixa de excursão de sinal de entrada 

− 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. 

3.4 Circuito de Compensação de Transcondutância 

(Multiplicador de 𝜷) Modificado 

No circuito da Figura 3.9 (Seção 3.2), o transistor 𝑀3 é que fica encarregado de 

fazer a cópia da corrente de polarização para circuitos externos, nos quais se deseja 

tornar a transcondutância 𝑔𝑚 invariante com a temperatura. O resistor rpp1 (𝑅1) 

proporcionará uma queda de tensão na alimentação do espelho de corrente simples, 

constituído pelos MOSFETs 𝑀3 e 𝑀1 no circuito multiplicador de 𝛽. A tensão de 

polarização do espelho de corrente no terminal porta de 𝑀3 (𝑉𝐺𝑀3), em função da 

temperatura é indicada na Figura 3.23.   
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Figura 3.23: Tensão 𝑉𝐺𝑀3  em função da temperatura. 

Conforme indicado no gráfico da Figura 3.23, a tensão 𝑉𝐺𝑀3  possui valor muito 

baixo para polarizar os transistores, que irão constituir as fontes de corrente de 

polarização do amplificador diferencial de entrada na região de saturação, dentro da 

faixa de temperatura − 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C. Isso compromete a exatidão da cópia de 

corrente de polarização para os circuitos externos nos quais se deseja compensar a 

transcondutância 𝑔𝑚. Para resolver esse problema, optou-se por fazer a cópia de 

corrente por meio do transistor 𝑀11, adicionando os MOSFETs 𝑀12 e 𝑀13 no circuito 

multiplicador de 𝛽 da Figura 3.9 (Seção 3.2). Ademais, foram adicionados os 

transistores 𝑀14 e 𝑀15 para polarizar o par diferencial. Os novos circuitos do 

amplificador diferencial polarizado pelo circuito multiplicador de 𝛽, com os transistores 

𝑀12, 𝑀13, 𝑀14 e 𝑀15 adicionados, são mostrados na Figura 3.24 e Figura 3.25 nesta 

ordem. 
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Figura 3.24: Amplificador diferencial polarizado por 𝑀14 e 𝑀15. 

 

Figura 3.25: Circuito de compensação de 𝑔𝑚 com inclusão dos transistores 𝑀12 e 𝑀13. 

No circuito da Figura 3.25, 𝑀12 terá valores de 𝑊 e 𝐿 iguais aos de 𝑀11, porém 

com multiplicidade 𝑀𝑀12 = 2, pois, conforme indicado na Tabela 3.3 (Seção 3.2), 

temos corrente de polarização 𝐼𝐵𝑀11
(27 °C) = 5,077 μA e deseja-se ter 
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𝐼𝐵𝑀12
(27 °C) ≈  10 μA. Os circuitos amplificador diferencial (Figura 3.24) e 

compensação de 𝑔𝑚 (Figura 3.25) são conectados através dos terminais (𝑉𝑏 𝑔𝑚) e 

(𝑉𝑜𝑏 𝐶𝑜𝑚𝑝 𝑔𝑚). 

3.4.1 Determinação de 𝑾 e 𝑳 dos Transistores 𝑴𝟏𝟑, 𝑴𝟏𝟒 e 𝑴𝟏𝟓 

A fim de encontrar o dimensionamento de 𝑀13, 𝑀14 e 𝑀15, foi montado no 

Cadence o circuito de teste da Figura 3.26. Neste circuito foi usada a condição de pior 

caso (Seção 3.3) da temperatura 𝑇 = 175 °C. A fonte de corrente ideal 𝐼𝑑𝑐 (15,25 μA) 

representa a corrente de polarização gerada pelo circuito de compensação de 𝑔𝑚 na 

temperatura 𝑇 = 175 °C (Tabela 3.3 da Seção 3.2). As fontes de tensão 𝑉𝑠𝑀15 e 𝑉𝑠𝑀14 

representam, nesta ordem, as tensões nos nós (1) e (2) abordadas na Seção 3.3. 

 

Figura 3.26: Circuito de teste montado no simulador Cadence para encontrar o 

dimensionamento de 𝑀13, 𝑀14 e 𝑀15. 

Foi realizada a varredura de 𝑉𝑠 na faixa 0 V ≤ 𝑉𝑠 ≤ 1,8 V, nos três pontos de 

temperatura (− 50 °C, 27 °C e 175 °C) com a finalidade de medir a corrente 𝐼𝐷𝑆 

espelhada nos transistores 𝑀14 e 𝑀15. O ajuste de dimensionamento ótimo encontrado 

para 𝑀13, 𝑀14 e 𝑀15 é indicado na Tabela 3.4.  
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Tabela 3.4: Ajuste de dimensionamento ótimo para os MOSFETs 𝑀13, 𝑀14 e 𝑀15. 

Transistor Largura (𝑾) Comprimento (𝑳) Multiplicidade (𝑴) 

𝑀13 4,1 μm 1 μm 4 

𝑀14  4,1 μm 1 μm 4 

𝑀15 4,1 μm 1 μm 4 

 

Este ajuste foi alcançado tomando por base os valores de tensão nos nós (1) e 

(2) indicados no gráfico da Figura 3.22 (Seção 3.3). O valor da corrente espelhada 𝐼𝐷𝑆 

em 𝑀14 e 𝑀15 foi analisado nestas tensões de nó (1 e 2) por meio dos gráficos exibidos 

na Figura 3.27 e Figura 3.28. Nota-se nesses gráficos que a corrente 𝐼𝐷𝑆 do MOSFET 

𝑀15 encontra-se numa faixa plana, próxima do valor 𝐼𝐵 = 15,25 μA, que é a corrente de 

polarização fornecida pelo circuito de compensação de 𝑔𝑚 na temperatura de 175 °C. 

Portanto, o ajuste de dimensionamento para os transistores 𝑀13, 𝑀14 e 𝑀15 (Tabela 3.4) 

é uma boa escolha. 

 

 

 

Figura 3.27: Corrente 𝐼𝐷𝑆 no transistor 𝑀15 variando 𝑉𝑠 na faixa 0 V ≤ 𝑉𝑠 ≤ 1,8 V para 

as temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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Figura 3.28: Valores de 𝑉𝑠 em função de 𝑇 que definem a excursão de sinal de entrada 

no projeto conforme indicados no gráfico da Figura 3.22 (Seção 3.3).   

3.5 Estágio de Saída em Cascode 

Neste tópico será abordado o projeto dos espelhos superior e inferior do estágio 

de saída em cascode do OTA indicado na Figura 3.29. Conforme demonstrado na Seção 

2.10.1, não há como fazer o projeto do espelho folded cascode de maneira analítica. 

Sendo assim, para o dimensionamento dos transistores, foram realizados testes com 

diferentes valores de coeficiente de inversão 𝐼𝐶𝑚𝑖𝑛, levando em consideração a corrente 

de polarização 𝐼𝐵 ≈ 10,18 μA gerada pelo circuito de compensação de 𝑔𝑚 na 

temperatura 𝑇 = 27 °C (300 K), e as especificações de tensões de saída mínima 

(𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 = 0,45 V), modo comum (𝑉𝑐𝑚 = 0,7 V) e saída máxima (𝑉𝑜𝑚𝑎𝑥 = 0,95 V) 

indicadas na Figura 3.1 no início do Capítulo 3 deste documento. 
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Figura 3.29: OTA fully differential proposto neste trabalho com amplificador diferencial 

de entrada e estágio de saída cascode. 

No circuito da Figura 3.29, os MOSFETs 𝑀16, 𝑀17, 𝑀20 e 𝑀21 possuem iguais 

dimensões 𝑊 e 𝐿, pois são percorridos pela mesma corrente de projeto 

𝐼𝐵 ≈  10 μA (27 °C), e constituem o espelho cascode superior. O espelho cascode 

inferior é constituído pelos transistores 𝑀18, 𝑀19, 𝑀22 e 𝑀23, nos quais 𝑀18 e 𝑀22 são 

percorridos por 𝐼𝐵 ≈ 10 μA (27 °C), ademais, 𝑀19 e 𝑀23 percorridos por 

𝐼𝐵 ≈  20 μA (27 °C). No espelho inferior, os valores de 𝑊 e 𝐿 são iguais, porém a 

multiplicidade 𝑀 terá a relação: 

 

𝑀𝑀19,𝑀23 = 2 ∙ 𝑀𝑀18,𝑀22   .    (3.1) 

 

Os terminais (𝑉𝑏 𝑔𝑚) e (𝑉𝑖𝑛 𝐶𝑚𝑓𝑏) são, nesta ordem, pino de entrada para 

polarização proveniente do circuito de compensação de 𝑔𝑚 e pino de entrada de 

realimentação do circuito de controle de modo comum. 
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3.5.1 Dimensionamento do Espelho de Corrente em Cascode Superior 

No dimensionamento dos transistores do espelho em cascode superior, para 

facilidade de projeto, inicialmente foi selecionado o mesmo ajuste dos transistores 𝑀13, 

𝑀14 e 𝑀15 (Tabela 3.4 da Seção 3.4.1) com 𝑊𝑝 = 4,1 μm, 𝐿𝑝 = e multiplicidade 

𝑀𝑝 = 4. O coeficiente de inversão (𝐼𝐶) para este dimensionamen1 μm to pode ser 

calculado através da equação (2.27) do modelo EKV (Seção 2.3) 

𝐼𝐶 =
𝐼𝐵

2∙𝛼𝑝𝑇0
∙(𝜙𝑇0)

2
∙𝑘𝑝𝑇0

∙(
𝑊𝑝

𝐿𝑝
 )
. Substituindo 𝐼𝐵 = 10 μA (corrente espelhada pelo circuito 

multiplicador de 𝛽 a 27 °C), 𝑊 = 16,4 μm, 𝐿 = 1 μm, 𝜙𝑇0 = 26 mV, 𝛼𝑝𝑇0 = 1,21 e 

𝑘𝑝𝑇0 = 74,4 μA V2⁄ , temos o valor de 𝐼𝐶 = 5. A tensão de polarização do espelho 𝑉𝑏𝑝 

foi selecionada fazendo a varredura no simulador até encontrar um valor de corrente de 

polarização 𝐼𝐵 ≈ 10 μA constante. Ademais, também foi realizada a varredura da tensão 

de saída 𝑉𝑜 do cascode dentro da faixa 0 V ≤ 𝑉𝑜 ≤ 1,8 V para as temperaturas 

𝑇 =  −  50 °C, 𝑇 = 27 °C e  𝑇 = 175 °C. O circuito de teste montado no Cadence é o 

indicado na Figura 3.30. Simulando o circuito com ajuste de 𝑉𝑏𝑝 = 800 mV, foram 

obtidos os gráficos indicados na Figura 3.31 e Figura 3.32.  

 

Figura 3.30: Circuito de teste montado no Cadence para determinação da tensão de 

polarização do espelho (𝑉𝑏𝑝) e dimensionamento dos transistores 𝑀16, 𝑀17,𝑀20 e 𝑀21. 
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Figura 3.31: Corrente de polarização 𝐼𝐵 nos MOSFETs 𝑀16 e 𝑀17 nas temperaturas 

𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C com varredura da tensão de saída 𝑉𝑜 do OTA na 

faixa 0 V ≤ 𝑉𝑜 ≤ 1,8 V. 

 

Figura 3.32: Corrente de polarização 𝐼𝐵 nos MOSFETs 𝑀16 e 𝑀17 nas temperaturas 

𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C com 𝑉𝑜 na faixa entre 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 = 0,45 V e 

𝑉𝑜𝑚𝑎𝑥 =  0,95 V.  
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Nota-se nos gráficos indicados na Figura 3.31 e Figura 3.32, que a corrente de 

polarização 𝐼𝐵 permanece numa faixa plana com valores próximos de 𝐼𝐵𝑃𝑟𝑜𝑗𝑒𝑡𝑜  (10 μA), 

dentro da faixa de excursão do sinal de saída desejada (0,45 V ≤ 𝑉𝑜 ≤ 0,95 V). 

Portanto, os ajustes selecionados para dimensionamento dos transistores e da tensão de 

polarização do espelho de corrente 𝑉𝑏𝑝 são boas escolhas de projeto. Os ajustes finais 

são indicados na Tabela 3.5.   

Tabela 3.5: Ajustes finais de projeto do espelho de corrente em cascode superior. 

TRANSISTORES DO ESPELHO EM CASCODE SUPERIOR 

Transistor Largura (𝑾)  Comprimento (𝑳) Multiplicidade (𝑴) 

𝑀16 4,1 μm 1 μm 4 

𝑀17 4,1 μm 1 μm 4 

𝑀20 4,1 μm 1 μm 4 

𝑀21 4,1 μm 1 μm 4 

POLARIZAÇÃO DO ESPELHO EM CASCODE SUPERIOR  

Tensão Valor 

𝑉𝑏𝑝 800 mV 

 

3.5.2 Dimensionamento do Espelho de Corrente em Cascode Inferior 

No dimensionamento dos transistores do cascode inferior foi escolhido, por 

tentativa, um coeficiente de inversão 𝐼𝐶 = 0,35. Substituindo na equação do modelo 

EKV (Seção 2.3) 𝐼𝐶 =
𝐼𝐵

2∙𝛼𝑛𝑇0
∙(𝜙𝑇0)

2
∙𝑘𝑛𝑇0

∙(
𝑊𝑛
𝐿𝑛
 )

 o coeficiente de inversão 𝐼𝐶 = 0,35, 

𝐼𝐵 = 10 μA (corrente espelhada pelo circuito multiplicador de 𝛽 a 27 °C), 

𝜙𝑇0 =  26 mV, 𝛼𝑛𝑇0 = 1,23 e 𝑘𝑛𝑇0 = 293,4 μA V2⁄ , temos como resultado 

𝑊𝑛 =  58 μm e 𝐿𝑛 = 1 μm. De acordo com a equação (3.1) (Seção 3.5), teremos como 

dimensionamento dos MOSFETs: 

 Largura 𝑊𝑀18,𝑀19,𝑀22,𝑀23 = 29 μm;  

 Comprimento 𝐿𝑀18,𝑀19,𝑀22,𝑀23 = 1 μm;  

 Multiplicidade 𝑀𝑀18,𝑀22 = 2;  
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 Multiplicidade 𝑀𝑀19,𝑀23 = 4;  

A tensão de polarização do espelho 𝑉𝑏𝑛 foi selecionada fazendo uma varredura 

no simulador, levando em consideração a especificação de projeto 𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 = 6,25 μA e a 

corrente de polarização 𝐼𝐵𝑃𝑟𝑜𝑗𝑒𝑡𝑜(𝑇=27 °C) = 10 μA, sob três condições de teste indicadas 

na Tabela 3.6. Ademais, foi realizada a varredura da tensão de saída 𝑉𝑜 do cascode 

dentro da faixa 0 V ≤ 𝑉𝑜 ≤ 1,8 V para as temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 

𝑇 = 175 °C.  

O circuito de teste montado no Cadence é o indicado na Figura 3.33. 

 

 

Figura 3.33: Circuito montado no Cadence para validação dos ajustes de projeto do 

cascode inferior. 

O transistor 𝑀24 pertence ao circuito de controle de modo comum (CMFB), que 

será detalhado mais adiante, e tem o mesmo dimensionamento de 𝑀19. 𝑀24 é o 

responsável por enviar o sinal de realimentação proveniente do circuito CMFB para o 

estágio de saída cascode do OTA.  

Simulando o circuito com ajuste de 𝑉𝑏𝑛 = 564 mV, e levando em consideração 

as condições de validação da Tabela 3.6, foram obtidos os resultados indicados nos 

gráficos da Figura 3.34 a Figura 3.39. É fácil notar nestes gráficos que os valores de 

corrente no dreno de 𝑀18 estão numa faixa plana e constante para cada uma das 
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condições de teste, dentro da faixa de excursão do sinal de saída desejada 

(0,45 V ≤  𝑉𝑜 ≤ 0,95 V). 

 

Tabela 3.6: Condições realizadas no circuito de teste montado no Cadence, a fim de 

validar os ajustes de dimensionamento dos MOSFETs  e da tensão de polarização 𝑉𝑏𝑛 

do cascode inferior. 

Condições 

de Teste 

Corrente de Sinal 

na Saída (𝒊𝒐) 

Corrente de 

Polarização 

𝑰𝑩𝑷𝒓𝒐𝒋𝒆𝒕𝒐 (𝑻 = 𝟐𝟕 °𝐂)  

Corrente no Dreno de 

𝑴𝟏𝟖 

(𝑰𝑫𝑴𝟏𝟖
) 

Condição 1  0 μA 10 μA 10 μA 

Condição 2 − 6,25 μA 10 μA 16,25 μA 

Condição 3 6,25 μA 10 μA 3,75 μA 

 

 

 

Figura 3.34: Condição de teste 1 da Tabela 3.6 do espelho de corrente nas temperaturas 

𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C com varredura da tensão de saída 𝑉𝑜 do OTA na 

faixa  0 V ≤ 𝑉𝑜 ≤ 1,8 V. 
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Figura 3.35: Condição de teste 1 da Tabela 3.6 nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 

𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C com 𝑉𝑜 na faixa entre 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 = 0,45 V e 𝑉𝑜𝑚𝑎𝑥 =  0,95 V. 

 

Figura 3.36: Condição de teste 2 da Tabela 3.6 do espelho de corrente nas temperaturas 

𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C com varredura da tensão de saída 𝑉𝑜 do OTA na 

faixa  0 V ≤ 𝑉𝑜 ≤ 1,8 V. 
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Figura 3.37: Condição de teste 2 da Tabela 3.6 nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 

𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C com 𝑉𝑜 na faixa entre 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 = 0,45 V e 𝑉𝑜𝑚𝑎𝑥 = 0,95 V. 

 

Figura 3.38: Condição de teste 3 da Tabela 3.6 do espelho de corrente nas temperaturas 

𝑇 = − 50 °C, 𝑇 = 27 °C e 𝑇 = 175 °C com varredura da tensão de saída 𝑉𝑜 do OTA na 

faixa 0 V ≤ 𝑉𝑜 ≤ 1,8 V. 
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Figura 3.39: Condição de teste 3 da Tabela 3.6 nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 

𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C com 𝑉𝑜 na faixa entre 𝑉𝑜𝑚𝑖𝑛 = 0,45 V e 𝑉𝑜𝑚𝑎𝑥 = 0,95 V.  

 

Portanto, os ajustes selecionados, para o dimensionamento dos transistores e da 

tensão de polarização do espelho de corrente 𝑉𝑏𝑛 são boas escolhas de projeto. Os 

ajustes finais são indicados na Tabela 3.7. 
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Tabela 3.7: Ajustes finais de projeto do espelho de corrente em cascode inferior. 

TRANSISTORES DO ESPELHO EM CASCODE INFERIOR 

Transistor Largura (𝑾)  Comprimento (𝑳) Multiplicidade (𝑴) 

𝑀18 29 μm 1 μm 2 

𝑀19 29 μm 1 μm 4 

𝑀22 29 μm 1 μm 2 

𝑀23 29 μm 1 μm 4 

POLARIZAÇÃO DO ESPELHO EM CASCODE INFERIOR  

Tensão Valor 

𝑉𝑏𝑛 564 mV 

 

3.6 Circuito de Auto Polarização (Fonte de Corrente 

Constante Invariante com a Temperatura) 

Para o projeto do circuito de auto polarização, foram usados nas equações 

(2.105), (2.106) e (2.107) da Seção 2.12, os seguintes parâmetros de projeto: 

 𝐼𝐵 = 10 μA; 

 𝛼𝑝𝑇0 = 𝛼𝑛𝑇0 = 1,21;  

 𝐿𝑎 = 𝐿𝑏 = 5 μm; 

 𝑉𝑍𝑇𝐶 = 0,61 V; 

 𝑘𝑝𝑛𝑇0
= 293,4 μA V2⁄ ;  

 𝑘𝑝𝑝𝑇0
= 74,4 μA V2⁄ . 

O circuito obtido é o indicado na Figura 3.40, com os dimensionamentos dos 

componentes mostrados na Tabela 3.8. 
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Figura 3.40: Circuito de auto polarização (fonte de corrente constante invariante com a 

temperatura). 
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Tabela 3.8: Dimensionamento dos componentes do circuito de auto polarização 

indicado na Figura 3.40. 

TRANSISTORES 

Transistor Largura (𝑾)  Comprimento (𝑳) Multiplicidade (𝑴) 

𝑀38 8,5 μm 5 μm 4 

𝑀39 8,5 μm 5 μm 4 

𝑀40 8,5 μm 5 μm 2 

𝑀41 8,5 μm 5 μm 4 

𝑀42 6,2 μm 5 μm 1 

𝑀43 3 μm 1 μm 1 

𝑀44 3 μm 1 μm 1 

𝑀45 3 μm 1 μm 1 

𝑀46 3 μm 1 μm 1 

𝑀47 3 μm 1 μm 1 

CAPACITORES 

Capacitor Valor 

𝐶𝑐2 5 pF 

RESISTORES 

Resistor Valor 

𝑅2 65 KΩ 

 

As dimensões dos transistores foram escolhidas de forma a manter as densidades 

de corrente iguais.  

A fim de polarizar qualquer circuito externo com corrente constante e invariante 

na temperatura, a corrente a ser usada é a espelhada pelo transistor 𝑀38, que para este 

projeto tem valor 𝐼𝐵𝑀38 ≈ 10,18 μA dentro da faixa de temperatura 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C, conforme mostrado no gráfico da Figura 3.41.  
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Figura 3.41: Corrente de polarização DC espelhada por 𝑀38 em função da temperatura. 

Para o resistor 𝑅2 e o capacitor 𝐶𝑐2, também foram utilizados os componentes de 

processo da XFAB, nesta ordem, rpp1 e cmm5t. O capacitor 𝐶𝑐2 é necessário para 

garantir a estabilidade do circuito. Da mesma forma realizada no projeto do Circuito 

Multiplicador de 𝛽 (Seção 3.2), foi utilizada a ferramenta Iprobe para validar o valor do 

capacitor 𝐶𝑐2 = 5 pF, indicado na Tabela 3.8, com medições de respostas em frequência 

e de fase, a fim de calcular as margens de fase e ganho. Para isso foi montado no 

Cadence o circuito da Figura 3.42. 

 

Figura 3.42: Ferramenta iprobe para análise de estabilidade no circuito de auto 

polarização e determinação do valor do capacitor 𝐶𝑐2. 

Vss

Vss

Vss Vss

Vss

Vss

Vss Vss

Vss Vss

Vdd

M47

M44

M42 M43

M38

M46

M45

R2

M40

Vdd

M41

Vdd

Cc2

M39

Iprobe

A

Vdd Vdd



 99 

Os gráficos de resposta em frequência de módulo e fase obtidos são os indicados 

na Figura 3.43 e Figura 3.44 nesta ordem. A frequência de corte é 10,162 kHz e o 

ganho da banda passante é aproximadamente 44,52 dB. A margem de ganho obtida foi 

11,39 dB e para margem de fase tivemos 67,8 °, correspondendo à máxima variação 

que a fase pode sofrer sem que o circuito passe a ser instável em malha fechada. Sendo 

assim, 𝐶𝑐2 = 5 pF é aceitável para o projeto. 

 

 

Figura 3.43: Gráfico de resposta em frequência gerado pela malha fechada do circuito. 

 

 

Figura 3.44: Gráfico de resposta de fase gerado pela malha fechada do circuito. 
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Tal como no circuito multiplicador de 𝛽, o circuito de auto polarização possui 

dois estados estáveis, sendo um deles com os transistores cortados. A fim de verificar a 

necessidade ou não do uso de um circuito de startup, foi adicionada ao circuito da 

Figura 3.40 uma fonte de alimentação vpulse da biblioteca analogLib, com os mesmos 

parâmetros de ajustes utilizados na Seção 3.2, conforme é mostrado na Figura 3.45. 

 

 

Figura 3.45: Circuito montado no simulador Cadence para verificação da necessidade 

ou não de um circuito de startup. 

 

Exaustivas simulações de transiente, medindo a tensão 𝑉𝑑𝑑 e a corrente de 

polarização 𝐼𝐵 na faixa de temperatura − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C, mostraram que o 

circuito sempre estabiliza no ponto onde os transistores estão em condução, não sendo 

necessário um circuito extra de startup, conforme é apresentado nos gráficos da Figura 

3.46 e Figura 3.47. 
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Figura 3.46: Análise transiente da tensão de alimentação 𝑉𝑑𝑑, na partida do circuito, 

com a temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

 

Figura 3.47: Análise transiente da corrente de polarização 𝐼𝐵, na partida do circuito, 

com a temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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3.7 Circuito de Auto Polarização (Fonte de Corrente 

Constante Invariante com a Temperatura) 

Modificado 

Conforme apresentado nas Seções 3.5.1 e 3.5.2, os valores finais de ajuste das 

tensões de polarização dos espelhos em cascode foram 𝑉𝑏𝑝 = 800 mV e 

𝑉𝑏𝑛 =  564 mV. A fim de adequar o circuito de auto polarização projetado na Seção 3.6 

(Figura 3.40) para gerar esses valores de tensão, foram adicionados os transistores 𝑀48 

e 𝑀49, juntamente com os resistores 𝑅3 (rpp1) e 𝑅4 (rpp1), conforme indicados no 

esquemático da Figura 3.48 a seguir. 

 

Figura 3.48: Circuito de auto polarização modificado. 

Os MOSFETs 𝑀48 e 𝑀49 possuem as mesmas dimensões de 𝑀38. Ademais, os 

resistores 𝑅3 e 𝑅4, nesta ordem, foram calculados levando em consideração 

𝑉𝑏𝑛  =  564 mV e 𝑉𝑏𝑝 = 800 mV e a corrente de polarização constante 𝐼𝐵 = 10,18 μA. 

Os terminais (𝑉𝑜𝑏𝑛𝑐) e (𝑉𝑜𝑏𝑝𝑐) fornecerão respectivamente 𝑉𝑏𝑛 ≈ 564 mV e 

𝑉𝑏𝑝 ≈  800 mV, invariantes com a temperatura, para polarizar os espelhos do estágio de 
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saída cascode do OTA. O dimensionamento desses componentes é indicado na Tabela 

3.9.   

Tabela 3.9: Dimensionamento de 𝑀48, 𝑀49, 𝑅3 e 𝑅4 no circuito de auto polarização 

modificado da Figura 3.48. 

TRANSISTORES 

Transistor Largura (𝑾)  Comprimento (𝑳) Multiplicidade (𝑴) 

𝑀48 8,5 μm 5 μm 4 

𝑀49 8,5 μm 5 μm 4 

RESISTORES 

Resistor Valor 

𝑅3 𝑅3 = (
𝑉𝑏𝑛
𝐼𝐵
) = (

0,564

10,18 μ
) ⇒ 𝑅3 ≈ 55348,8 Ω 

𝑅4 𝑅4 = (
𝑉𝑏𝑝
𝐼𝐵
) = (

0,8

10,18 μ
) ⇒ 𝑅4 ≈ 78663,1 Ω 

 

As tensões de polarização geradas nas saídas (𝑉𝑜𝑏𝑛𝑐) e (𝑉𝑜𝑏𝑝𝑐) em função da 

temperatura são indicadas, nesta ordem, nos gráficos da Figura 3.49 e Figura 3.50. 

Nota-se nestes gráficos, que as tensões de polarização permanecem constantes e 

próximas dos valores de projeto no intervalo de variação da temperatura. Portanto, os 

ajustes dos componentes indicados na Tabela 3.9 são boas escolhas de projeto. 

 

 

Figura 3.49: Tensão de polarização do espelho em cascode inferior gerada na saída 

(𝑉𝑜𝑏𝑛𝑐) em função da temperatura na faixa − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Figura 3.50: Tensão de polarização do espelho em cascode superior gerada na saída 

(𝑉𝑜𝑏𝑝𝑐) em função da temperatura na faixa − 50 °C ≤ 𝑇 ≤  175 °C. 

3.8 Circuito de Controle de Modo Comum 

De acordo com a Figura 2.24 (Seção 2.8), podem ser aproveitadas as mesmas 

dimensões dos transistores que constituem o par diferencial de entrada e os espelhos em 

cascode superior e inferior do OTA para dimensionar os MOSFETs do circuito de 

controle de modo comum (CMFB). O esquemático do circuito CMFB é o exposto na 

Figura 3.51 em seguida. 

 

Figura 3.51: Circuito de controle de modo comum (CMFB). 
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O dimensionamento dos transistores do circuito CMFB e suas equivalências são 

indicados na Tabela 3.10. 

 

Tabela 3.10: Dimensionamento dos MOSFETs do circuito CMFB indicado na Figura 

3.51 e suas respectivas equivalências de dimensionamento de acordo com Figura 2.24 

(Seção 2.8). 

TRANSISTORES 

Circuito 

CMFB 

Equivalência de 

Dimensionamento 
𝑾 𝑳 𝑴 

𝑀30 e 𝑀34 
𝑀1𝑎 

(Par diferencial de entrada) 
24 μm 5,3 μm 1 

𝑀33 e 𝑀37 
𝑀2𝑎  

(Par diferencial de entrada) 
24 μm 5,3 μm 1 

𝑀31 e 𝑀35 
𝑀1𝑏  

(Par diferencial de entrada) 
2,5 μm 5,3 μm 1 

𝑀32 e 𝑀36 
𝑀2𝑏  

(Par diferencial de entrada) 
2,5 μm 5,3 μm 1 

𝑀26, 𝑀27, 

𝑀28 e 𝑀29  

𝑀16, 𝑀17, 𝑀20 e 𝑀21 

(Espelho folded cascode superior) 
4,1 μm 1 μm 4 

𝑀24 e 𝑀25 
𝑀19 e 𝑀23 

(Espelho folded cascode inferior) 
29 μm 1 μm 4 

 

A fim de testar o funcionamento do circuito CMFB projetado, foi montado no 

Cadence o esquemático de teste indicado na Figura 3.52, usando os blocos de circuito 

projetados nestes trabalho (OTA, circuito de compensação de 𝑔𝑚 modificado, circuito 

de auto polarização modificado e circuito CMFB). Neste circuito foi realizada varredura 

da tensão diferencial de entrada na faixa − 2 V ≤ 𝑉𝑑 ≤ 2 V, e da temperatura na faixa 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C, com o objetivo de medir a tensão de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚 na 

saída do OTA. Os gráficos obtidos são os indicados na Figura 3.53 até Figura 3.56. É 

fácil notar nestes gráficos que a tensão 𝑉𝑜𝑐𝑚 permanece numa faixa plana com valor 

𝑉𝑜𝑐𝑚 ≈ 716 mV, sendo um valor aceitável em comparação com o valor de projeto 

𝑉𝑜𝑐𝑚𝑃𝑟𝑜𝑗𝑒𝑡𝑜
= 700 mV. 
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Figura 3.52: Circuito de teste montado no Cadence para fazer medição da tensão de 

saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA, variando a tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 na 

faixa − 2 V ≤ 𝑉𝑑 ≤ 2 V e a temperatura na faixa − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

Figura 3.53: Tensão de saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA, variando a tensão 

diferencial de entrada 𝑉𝑑 na faixa − 2 V ≤ 𝑉𝑑 ≤ 2 V e a temperatura na faixa 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Figura 3.54: Tensão de saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA, variando a tensão 

diferencial de entrada 𝑉𝑑 na faixa − 2 V ≤ 𝑉𝑑 ≤ 2 V nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 

𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 

 

 

Figura 3.55: Tensão de saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA, na faixa de projeto 

− 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV, com a temperatura no intervalo − 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C.    
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Figura 3.56: Tensão de saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA, na faixa de projeto 

− 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 

Portando o circuito CMFB projetado está dentro das expectativas de projeto. 

3.9 Projeto Otimizado do OTA com Par Diferencial 

Simples para Comparação na Medição de 

Distorção Harmônica (THD) 

Conforme mencionado no início do capítulo de introdução (Capítulo 1), em [5], 

[6] e [12], foram propostos OTAs insensíveis à variação de temperatura com par 

diferencial simples na entrada. O objetivo deste capítulo é apresentar o projeto 

otimizado de um OTA com par diferencial simples, usando a mesma metodologia deste 
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trabalho, com o objetivo de comparar as medições de distorção harmônica (THD) do 

OTA proposto e das referências [5], [6] e [12]. 

Os blocos de circuito compensação de 𝑔𝑚 e auto polarização utilizados para 

polarização do OTA otimizado com par diferencial simples foram os mesmos propostos 

por este trabalho, nesta ordem, nas Seções 3.4 e 3.7 apresentadas anteriormente. Isso 

porque a densidade da corrente de polarização 𝐼𝐵 foi mantida e, consequentemente, as 

tensões de polarização dos espelhos de corrente em cascode superior (𝑉𝑏𝑝) e inferior 

(𝑉𝑏𝑛) podem ser as mesmas do projeto original (Seções 3.5.1 e 3.5.2). 

A fim de manter a mesma densidade de corrente de polarização, foi aplicado nas 

larguras 𝑊 e correntes 𝐼𝐵, nos MOSFETs do OTA (par diferencial de entrada e estágio 

de saída cascode) e do circuito de controle de modo comum (CMFB), o fator 

RazãoOtimização definido por: 

 

RazãoOtimização = (
𝐼𝐵(𝑂𝑇𝐴 𝐷𝑒𝑠𝑡𝑒 𝑇𝑟𝑎𝑏𝑎𝑙ℎ𝑜)
(𝑇=27 °C)

𝐼𝐵(Otimização)
(𝑇=27 °C)

)  , (3.2) 

 

na qual 𝐼𝐵(𝑂𝑇𝐴 𝐷𝑒𝑠𝑡𝑒 𝑇𝑟𝑎𝑏𝑎𝑙ℎ𝑜)
(𝑇=27 °C)

≈ 10,18 μA (Tabela 3.3 na Seção 3.2) e 𝐼𝐵(Otimização)
(𝑇=27 °C)

 é a 

nova corrente de polarização, cujo cálculo será detalhado na próxima Seção deste 

capítulo.  

3.9.1 Dimensionamento do Par Diferencial Simples de Entrada e 

Determinação do Fator 𝐑𝐚𝐳ã𝐨𝐎𝐭𝐢𝐦𝐢𝐳𝐚çã𝐨 

Para dimensionamento do par diferencial simples do OTA otimizado foram 

usados os seguintes parâmetros de projeto: 

 𝑔𝑚𝑑
= 12,5 μS; 

 𝛼𝑝𝑇0 = 1,21; 

 𝑘𝑝𝑝𝑇0
= 74,4 μA V2⁄ ;  

 𝐼𝐶 = 5 (mesmo coeficiente de inversão usado nos MOSFETs do espelho 

de corrente folded cascode superior da Seção 3.5.1); 

 𝜙𝑇0 = 26 mV.  
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Substituindo os parâmetros acima na equação da transcondutância [23] de 

pequenos sinais do amplificador diferencial simples definida por: 

 

𝑔𝑚𝑑
=
1

8
∙
(√1 + 𝐼𝐶 − 1) ∙ 𝐼𝐵′

𝛼𝑝𝑇0 ∙ 𝜙𝑇0 ∙ 𝐼𝐶
  , (3.3) 

 

foi determinada a corrente de polarização do par diferencial 𝐼𝐵
′ ≈ 4,4 μA. A relação de 

𝐼𝐵(Otimização)
(𝑇=27 °C)

, em (3.2), com 𝐼𝐵′ é expressa por: 

 

𝐼𝐵
′ = 2 ∙ 𝐼𝐵(Otimização)

(𝑇=27 °C)   , (3.4) 

 

 conforme indicado na Figura 3.57.  

 

 

Figura 3.57: Correntes 𝐼𝐵′ e 𝐼𝐵(Otimização)
(𝑇=27 °C)

 no amplificador diferencial simples. 
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Substituindo 𝐼𝐵
′ ≈ 4,4 μA em (3.4), temos 𝐼𝐵(Otimização)

(𝑇=27 °C) ≈ 2,2 μA. Para o cálculo 

da razão (𝑊𝑝 𝐿𝑝⁄ ) indicada na Figura 3.57, foram substituídos na equação do modelo 

EKV (Seção 2.3) 𝐼𝐶 =
𝐼𝐵

2∙𝛼𝑝𝑇0
∙(𝜙𝑇0)

2
∙𝑘𝑝𝑇0

∙(
𝑊𝑝

𝐿𝑝
 )
, o coeficiente de inversão 𝐼𝐶 = 5, 

𝛼𝑝𝑇0 = 1,21, 𝑘𝑝𝑝𝑇0
= 74,4 μA V2⁄ , 𝜙𝑇0 = 26 mV e 𝐼𝐵(Otimização)

(𝑇=27 °C) ≈ 2,2 μA. O valor 

calculado para a razão de dimensionamento foi (𝑊𝑝 𝐿𝑝⁄ ) ≈ 3,61 μm. Ademais, foi 

montado no Cadence o circuito de teste da Figura 3.58, através do qual, por ajuste, 

obteve-se (𝑊𝑝 𝐿𝑝⁄ ) = 2,4 μm. Variando a tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 na faixa 

− 2 V ≤ 𝑉𝑑 ≤ 2 V e a temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C, foram plotadas 

as curvas de 𝑔𝑚𝑑
 com ajuste de 𝑔𝑚𝑑(𝑇=27 °C)

≈ 12,5 μS indicadas na Figura 3.59 até 

Figura 3.62 a seguir. 

 

 

 

Figura 3.58: Circuito de teste montado no Cadence para ajuste da razão 𝑊𝑝 𝐿𝑝⁄  dos 

MOSFETs 𝑀58 e 𝑀59, com a tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 na faixa 

−2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e a temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Figura 3.59: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 com a tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 

na faixa −2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e a temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

 

 

Figura 3.60: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 com a tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 

na faixa −2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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Figura 3.61: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 com a tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 

na faixa de projeto − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV, com a temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

 

Figura 3.62: Transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 com a tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 

na faixa de projeto − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 

𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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3.9.2 Ajustes de Dimensionamento dos MOSFETs do OTA e do 

Circuito de Controle de Modo Comum Otimizados 

Os circuitos do OTA e de controle de modo comum com par diferencial simples 

otimizados são apresentados, respectivamente, na Figura 3.63 e Figura 3.64. 

 

Figura 3.63: Circuito do OTA otimizado com par diferencial simples e espelhos de 

corrente em cascode superior e inferior. 

 

Figura 3.64: Circuito de controle de modo comum (CMFB) otimizado com par 

diferencial simples. 

VssVss

Vss

VssVss

Vdd

M14
Vdd

Vin - Vbnc

M20

Vdd

Vin +

Vbpc

M17

Vdd

M18

Vo -

M19

Vo +

Vin Cmfb

M16

Vdd

Vb gm

M57M58

M21

Vdd

M22

M23

Vdd

Vss

Vss

Vss

Vss

M25

Vb gm

M62

Vout

Vin -M61

Vcm

Vin + M59 M60

M24

M27VddM26

Vdd



 115 

Conforme detalhado na Seção 3.9.1, os MOSFETs que constituem os pares diferenciais 

simples (𝑀57 e 𝑀58 na Figura 3.63) e (𝑀59, 𝑀60, 𝑀61 e 𝑀62 na Figura 3.64) têm seus 

ajustes de dimensionamento indicados na Tabela 3.11. 

Tabela 3.11: Dimensionamento dos MOSFETs que constituem os pares diferenciais nos 

circuitos otimizados do OTA (Figura 3.63) e de controle de modo comum (CMFB) 

(Figura 3.64). 

Projeto do OTA otimizado com par diferencial simples ([5],[6] e [12]) 

MOSFET 𝑰𝑩𝑻𝟎
′  𝑾′ 𝑳′ 

𝑀57, 𝑀58, 𝑀59, 𝑀60, 𝑀61 e 𝑀62 2,2 μA 2,4 μm 1 μm 

 

Ademais, para dimensionamento dos outros transistores, de acordo com (3.2), 

RazãoOtimização = (
𝐼𝐵(𝑂𝑇𝐴 𝐷𝑒𝑠𝑡𝑒 𝑇𝑟𝑎𝑏𝑎𝑙ℎ𝑜)
(𝑇=27 °C)

𝐼𝐵(Otimização)
(𝑇=27 °C) ), na qual, 𝐼𝐵(𝑂𝑇𝐴 𝐷𝑒𝑠𝑡𝑒 𝑇𝑟𝑎𝑏𝑎𝑙ℎ𝑜)

(𝑇=27 °C)
≈ 10,18 μA 

(Seção 3.7) e 𝐼𝐵(Otimização)
(𝑇=27 °C)

≈ 2,2 μA (Seção 3.9.1). Portanto, como valor para a razão 

de otimização, temos RazãoOtimização ≈ 4,6. Conforme mencionado na Seção 3.9, a fim 

de manter a densidade de corrente 𝐽 igual à do projeto original (proposto pelo autor), o 

fator RazãoOtimização foi usado, dividindo as correntes de polarização 𝐼𝐵𝑇0  e larguras 𝑊 

do projeto original por 4,6 e mantendo 𝐿 constante para determinar os novos valores 

otimizados 𝐼𝐵𝑇0 ′, 𝑊′ e 𝐿′. O dimensionamento dos demais transistores da Figura 3.63 e 

Figura 3.64 é indicado na Tabela 3.12 e Tabela 3.13 a seguir. 
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Tabela 3.12: Dimensionamento dos MOSFETs do OTA e circuito CMFB otimizados 

com par diferencial simples usando a razão de otimização de valor 4,6. 

 

Cálculo dos novos valores de 𝑾 e 

𝑰𝑩𝑻𝟎
, fazendo 

𝑾′ = 𝐖 (𝐑𝐚𝐳ã𝐨𝐎𝐭𝐢𝐦𝐢𝐳𝐚çã𝐨)
⁄  e 

𝑰𝑩𝑻𝟎
′ =

𝑰𝑩𝑻𝟎
(𝐑𝐚𝐳ã𝐨𝐎𝐭𝐢𝐦𝐢𝐳𝐚çã𝐨)
⁄ , 

mantendo 𝑳 constante (𝑳 = 𝑳′). 

Projeto do OTA (autor) 

Projeto do OTA otimizado  

com par diferencial simples  

([5], [6] e [12])   

MOSFET 𝑰𝑩𝑻𝟎
 𝑾 𝑳 𝑴 MOSFET 𝑰𝑩𝑻𝟎

′ 𝑾′ 𝑳′ 

𝑀16, 𝑀17, 

𝑀20 e 𝑀21 
10,18 μA 4,1 μm 1 μm 4 

𝑀16, 𝑀17, 

𝑀20 e 𝑀21 
2,2 μA 3,5 μm 1 μm 

𝑀18 e 𝑀22 10,18 μA 29 μm 1 μm 2 𝑀18 e 𝑀22 2,2 μA 12,5 μm 1 μm 

𝑀19 e 𝑀23 20,36 μA 29 μm 1 μm 4 𝑀19 e 𝑀23 4,4 μA 25 μm 1 μm 

𝑀24 e 𝑀25 20,36 μA 29 μm 1 μm 4 𝑀24 e 𝑀25 4,4 μA 25 μm 1 μm 

 

Tabela 3.13: Dimensionamento dos MOSFETs do OTA e circuito CMFB otimizados 

com par diferencial simples. 

Projeto do OTA otimizado com par diferencial simples ([5], [6] e [12]) 

MOSFET 𝑰𝑩𝑻𝟎
′ = 𝟐 ∙ 𝑰𝑩𝑻𝟎 (𝑴𝟏𝟔,𝑴𝟏𝟕,𝑴𝟐𝟎,𝑴𝟐𝟏)

′  𝑾′ = 𝟐 ∙ 𝑾(𝑴𝟏𝟔,𝑴𝟏𝟕,𝑴𝟐𝟎,𝑴𝟐𝟏)
′    𝑳′ 

𝑀14 4,4 μA 7 μm 1 μm 

𝑀26 4,4 μA 7 μm 1 μm 

𝑀27 4,4 μA 7 μm 1 μm 
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3.9.3 Teste dos Circuitos OTA e CMFB Otimizados Junto com os 

Blocos Compensação de 𝒈𝒎 e Circuito de Auto Polarização 

Para validar os circuitos OTA e CMFB otimizados da Seção 3.9.2, foi montado 

no simulador Cadence o esquemático de teste indicado na Figura 3.65, com polarização 

feita pelos blocos compensação de 𝑔𝑚 (Seção 3.4) e circuito de auto polarização (Seção 

3.7).  

 

Figura 3.65: Circuito de teste montado no Cadence para teste e validação do OTA e 

circuito CMFB com pares diferenciais simples otimizados. 

Neste circuito foram feitas medições da transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 e da tensão de 

saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  na saída do OTA, por meio de varredura da tensão 

diferencial de entrada 𝑉𝑑 na faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e a temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. Os gráficos obtidos de 𝑔𝑚𝑑
 e 𝑉𝑜𝑐𝑚 em função da temperatura 

são indicados, por essa ordem, na Figura 3.66 até Figura 3.73. É fácil notar que a 

transcondutância diferencial 𝑔𝑚0
 do OTA otimizado com par diferencial simples se 

mantém constante com a variação da temperatura. Ademais, a tensão de saída de modo 

comum teve valores próximos de 𝑉𝑜𝑐𝑚𝑃𝑟𝑜𝑗𝑒𝑡𝑜
(700 mV). 
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Figura 3.66: 𝑔𝑚𝑑
 constante do OTA otimizado de par diferencial simples 

([5], [6]  e [12]) com tensão diferencial de entrada na faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e 

temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

Figura 3.67: 𝑔𝑚𝑑
 constante do OTA otimizado de par diferencial simples 

([5], [6] e [12]) com tensão diferencial de entrada na faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V, nas 

temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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Figura 3.68: 𝑔𝑚𝑑
 constante do OTA otimizado de par diferencial simples 

([5], [6] e [12]) com tensão diferencial de entrada na faixa − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV e 

temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤ 175 °C. 

 

Figura 3.69: 𝑔𝑚𝑑
 constante do OTA otimizado de par diferencial simples 

([5], [6] e [12]) com tensão diferencial de entrada na faixa − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV, 

nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 . °C 
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Figura 3.70: Tensão de saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA otimizado de par 

diferencial simples ([5], [6] e [12]) com tensão diferencial de entrada na faixa 

− 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C.  

 

 

Figura 3.71: Tensão de saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA otimizado de par 

diferencial simples ([5], [6] e [12]) com tensão diferencial de entrada na faixa 

− 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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Figura 3.72: Tensão de saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA otimizado de par 

diferencial simples ([5], [6] e [12]) com tensão diferencial de entrada na faixa 

− 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV e temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

Figura 3.73: Tensão de saída de modo comum 𝑉𝑜𝑐𝑚  do OTA otimizado de par 

diferencial simples ([5], [6] e [12]) com tensão diferencial de entrada na faixa 

− 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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Portando, os circuitos do OTA e de controle de modo comum (CMFB) 

otimizados com par diferencial simples podem ser usados nas medições de distorção 

harmônica (THD), a fim de comparar o desempenho entre o OTA proposto por essa 

dissertação e o OTA das referências [5], [6] e [12]. 
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Capítulo 4  

Resultados de Simulação 

Neste capítulo foram realizadas medições e cálculos de desempenho do OTA 

proposto. Ademais, foi feita a simulação de distorção harmônica (THD) dos OTAs 

proposto e o otimizado com par diferencial simples ([5], [6] e [12]), com o objetivo de 

comparar qual topologia de par diferencial tem menor distorção harmônica. 

4.1 Curvas 𝒈𝒎𝒅
× 𝑽𝒅 × 𝑻 (OTA Proposto) 

Através do circuito esquemático da Figura 4.1, montado no Cadence, foram 

obtidas as curvas 𝑔𝑚𝑑
× 𝑉𝑑 × 𝑇, indicadas na Figura 4.2 até Figura 4.5. 

 

Figura 4.1: Circuito de teste montado no Cadence para medição das curvas 

𝑔𝑚𝑑
×  𝑉𝑑 ×  𝑇 do OTA, variando a tensão diferencial de entrada na faixa 

− 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e a temperatura na faixa − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Figura 4.2: 𝑔𝑚𝑑
 constante do OTA proposto com tensão diferencial de entrada na faixa 

− 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V e temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

Figura 4.3: 𝑔𝑚𝑑
 constante do OTA proposto com tensão diferencial de entrada na faixa 

− 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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Figura 4.4: 𝑔𝑚𝑑
 constante do OTA proposto com tensão diferencial de entrada na faixa 

− 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV e temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

Figura 4.5: 𝑔𝑚𝑑
 constante do OTA proposto com tensão diferencial de entrada na faixa 

− 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C.  
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Nota-se nestes gráficos que a transcondutância diferencial 𝑔𝑚𝑑
 está constante e 

próxima ao valor de projeto 𝑔𝑚0
(12,5 μS), dentro da faixa de excursão de sinal de 

entrada desejada − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. 

4.2 Variação em Partes por Milhão (ppm) do 

 𝒈𝒎𝒅
|𝑽𝒅=𝟎 Com Temperatura no Intervalo 

− 𝟓𝟎 °𝑪 ≤  𝑻 ≤  𝟏𝟕𝟓 °𝑪 (OTA Proposto) 

Para calcular a variação em partes por milhão (𝑝𝑝𝑚) [16] da transcondutância 

𝑔𝑚𝑑
|𝑉𝑑 = 0, com a temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C, foi utilizada a 

equação: 

 

𝐶𝑇𝐸𝑓𝑒𝑡𝑖𝑣𝑜 =
(𝑔𝑚0𝑚𝑎𝑥

− 𝑔𝑚0𝑚𝑖𝑛
)

(𝑇𝑚𝑎𝑥 − 𝑇𝑚𝑖𝑛) ∙ 𝑔𝑚0𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙

∙ 106  ,   (4.1) 

 

na qual 𝐶𝑇𝐸𝑓𝑒𝑡𝑖𝑣𝑜 é coeficiente de temperatura efetivo, 𝑔𝑚0𝑚𝑎𝑥
 a transcondutância 

máxima em 𝑉𝑑 = 0, 𝑔𝑚0𝑚𝑖𝑛
a transcondutância mínima em 𝑉𝑑 = 0, 𝑇𝑚𝑎𝑥 a temperatura 

máxima, 𝑇𝑚𝑖𝑛 a temperatura mínima e 𝑔𝑚0𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙
 a transcondutância nominal de 

projeto. Conforme indicado na Seção 4.1, foram substituídos em (4.1), os valores da 

Tabela 4.1 a seguir. 

Tabela 4.1: Valores substituídos na equação (4.1) do cálculo de 𝐶𝑇𝐸𝑓𝑒𝑡𝑖𝑣𝑜.  

Variáveis de (4.1) Valor 

𝑔𝑚0𝑚𝑎𝑥
 𝑔𝑚0

(175 °C) = 12,5 μS 

𝑔𝑚0𝑚𝑖𝑛
 𝑔𝑚0

(− 50 °C) = 12,35 μS 

𝑇𝑚𝑎𝑥 175 °C 

𝑇𝑚𝑖𝑛 − 50 °C 

𝑔𝑚0𝑛𝑜𝑚𝑖𝑛𝑎𝑙
 12,5 μS  
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Foi obtido para o OTA proposto um coeficiente de variação térmica 

𝐶𝑇𝐸𝑓𝑒𝑡𝑖𝑣𝑜 ≈  53,3 ppm °C⁄  para o ponto de transcondutância 𝑔𝑚0
 no intervalo de 

temperatura − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C.  

4.3 Curva de Ganho de Tensão DC, com 𝑽𝒅 ≈ 𝟎, 

Versus Temperatura 𝑨𝑽𝑫𝑪|𝑽𝒅≈𝟎 × 𝑻 (OTA 

Proposto) 

Para fazer a medição do ganho de tensão DC na saída do OTA, com tensão 

diferencial de entrada 𝑉𝑑 ≈ 0 (𝑉𝑑 de pequenos sinais), foi montado no Cadence o 

circuito da Figura 4.6 a seguir. 

 

Figura 4.6: Circuito de teste montado no Cadence para medição das curvas de ganho de 

tensão DC na saída do OTA, com 𝑉𝑑 ≈ 0, varredura da frequência de 0,01 Hz a 1 MHz 

e temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Os gráficos obtidos são os indicados em Figura 4.7 e Figura 4.8 abaixo. 

 

 

Figura 4.7: Ganho de tensão DC na saída do OTA, com 𝑉𝑑 ≈ 0, varredura da frequência 

de 0,01 Hz a 1 MHz e temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

Figura 4.8: Ganho de tensão DC na saída do OTA, com 𝑉𝑑 ≈ 0, varredura da frequência 

de 0,01 Hz a 1 MHz nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 =  175 °C.  

Nota-se nos gráficos da Figura 4.7 e Figura 4.8 que o ganho 𝐴𝑉𝐷𝐶|𝑉𝑑≈0 na saída 

do OTA varia com a temperatura na faixa entre 71,23 dB (− 50 °C) e 

66,34 dB (175 °C), que é um bom resultado de projeto. 
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4.4 Curva de Ganho de Modo Comum Versus 

Temperatura 𝑨𝑪𝑴𝑭𝑩 × 𝑻 (OTA Proposto) 

Para fazer a medição do ganho de modo comum, foi montado no Cadence o 

circuito da Figura 4.9. Neste circuito foi realizada uma análise de estabilidade usando a 

ferramenta iprobe, e os gráficos obtidos são os apresentados na Figura 4.10 e Figura 

4.11.  

 

 

Figura 4.9: Circuito de teste montado no Cadence, para simulação do ganho de modo 

comum, com varredura da frequência de 0,01 Hz a 10 MHz e temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Figura 4.10: Ganho de modo comum, com varredura da frequência de 0,01 Hz a 

10 MHz e temperatura no intervalo − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

 

Figura 4.11: Ganho de modo comum, com varredura da frequência de 0,01 Hz a 

10 MHz nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 =  175 °C. 
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4.5 Simulação de Monte Carlo da Curva 𝒈𝒎𝒅
× 𝑽𝒅 nas 

Temperaturas 𝑻 = − 𝟓𝟎 °𝐂, 𝑻 = 𝟐𝟕 °𝐂 e 

𝑻 =  𝟏𝟕𝟓 °𝐂 (OTA Proposto)  

A fim de avaliar o comportamento das curvas de transcondutância diferencial 

𝑔𝑚𝑑
 da saída do OTA, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 =  175 °C, sob 

variações do processo de fabricação e descasamento (mismatch), foram realizadas 

simulações de Monte Carlo com 500 rodadas, no circuito montado no Cadence indicado 

na Figura 4.12. Os gráficos obtidos são os apresentados na Figura 4.13 até Figura 4.18. 

Nota-se nestes gráficos que os formatos característicos das curvas originais são iguais 

aos das variações de Monte Carlo, e também próximos de 12,5 μS (𝑔𝑚0𝑃𝑅𝑂𝐽𝐸𝑇𝑂
) no 

intervalo de projeto − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. Portanto, o OTA proposto teve 

desempenho satisfatório. 

 

Figura 4.12: Circuito de teste montado no Cadence para simulação de Monte Carlo 

(500 rodadas) das curvas 𝑔𝑚𝑑
× 𝑉𝑑 × 𝑇 do OTA, sob variações do processo de 

fabricação e descasamento (mismatch), variando a tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 na 

faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 =  175 °C. 
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Figura 4.13: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da transcondutância diferencial na temperatura 

𝑇 = − 50 °C, com 𝑉𝑑 na faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V. 

 

 

 

Figura 4.14: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da transcondutância diferencial na temperatura 

𝑇 = − 50 °C, com 𝑉𝑑 na faixa de projeto − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. 
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Figura 4.15: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da transcondutância diferencial na temperatura 

𝑇 = 27 °C, com 𝑉𝑑 na faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V. 

 

 

 

Figura 4.16: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da transcondutância diferencial na temperatura 

𝑇 = 27 °C, com 𝑉𝑑 na faixa de projeto − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. 
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Figura 4.17: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da transcondutância diferencial na temperatura 

𝑇 = 175 °C, com 𝑉𝑑 na faixa − 2 V ≤  𝑉𝑑 ≤  2 V. 

 

 

 

Figura 4.18: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da transcondutância diferencial na temperatura 

𝑇 = 175 °C, com 𝑉𝑑 na faixa de projeto − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. 
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4.6 Simulação de Monte Carlo da Tensão de Offset 

Diferencial de Entrada 𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂 nas 

Temperaturas  𝑻 =  −   𝟓𝟎 °𝐂, 𝑻 = 𝟐𝟕 °𝐂 e 

𝑻 =  𝟏𝟕𝟓 °𝐂 (OTA Proposto) 

A tensão 𝑉𝑂𝑓𝑓𝑠𝑒𝑡𝐸𝑛𝑡𝑟𝑎𝑑𝑎  do OTA é definida por: 

 

𝑉𝑂𝑓𝑓𝑠𝑒𝑡𝐸𝑛𝑡𝑟𝑎𝑑𝑎 = 𝑉𝑖𝑛(+) − 𝑉𝑖𝑛(−)  , (4.2) 

 

na qual 𝑉𝑖𝑛(+) e 𝑉𝑖𝑛(−) são as entradas do OTA com realimentação unitária. Para 

medir a tensão de offset diferencial da entrada do OTA, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 

𝑇 =  27 °C e 𝑇 =  175 °C, foi utilizado no Cadence o circuito de teste indicado na 

Figura 4.19. Ademais, neste circuito, foram realizadas simulações de Monte Carlo 

(500  rodadas) com variações dos parâmetros de processo e descasamento (mismatch). 

 

 

Figura 4.19: Circuito de teste montado no Cadence para simulação de Monte Carlo 

(500 rodadas) da tensão de offset de entrada do OTA, sob variações do processo de 

fabricação e descasamento (mismatch), nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 

𝑇 =  175 °C. 
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Os histogramas das variações de Monte Carlo de 𝑉𝑂𝑓𝑓𝑠𝑒𝑡𝐸𝑛𝑡𝑟𝑎𝑑𝑎  nas temperaturas 

𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 =  175 °C, são exibidos, nesta ordem, na Figura 4.20, 

Figura 4.21 e Figura 4.22. 

 

 

Figura 4.20: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da tensão de offset de entrada do OTA na 

temperatura 𝑇 = − 50 °C. 

 

Figura 4.21: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da tensão de offset de entrada do OTA na 

temperatura 𝑇 = 27 °C. 
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Figura 4.22: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da tensão de offset de entrada do OTA na 

temperatura 𝑇 = 175 °C. 

Os dados estatísticos destes histogramas são resumidos na Tabela 4.2 a seguir. 

Pode-se observar nesta tabela que a tensão de offset de entrada tem baixa variação no 

intervalo de temperatura − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C, em comparação com a faixa de 

projeto de excursão do sinal de entrada − 500 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 500 mV. Portanto, o OTA 

apresentou valores satisfatórios quanto a este parâmetro de desempenho. 

 

Tabela 4.2: Resumo dos dados estatísticos apresentados nos histogramas da Figura 4.20, 

Figura 4.21 e Figura 4.22. 

 𝑻 = −𝟓𝟎 °𝐂   𝑻 = 𝟐𝟕 °𝐂  𝑻 = 𝟏𝟕𝟓 °𝐂  

𝝁𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂
 317,300 μV 296,845 μV 286,621 μV 

𝝈𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂
 7,69703 mV 8,12208 mV 8,91725 mV 

𝝁𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂
+ 𝟑𝝈𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂

 23,40809 mV 24,66309 mV 27,03837 mV 

𝝁𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂
− 𝟑𝝈𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂

 − 22,77409 mV − 24,06939 mV − 26,46513 mV 
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4.7 Simulação de Monte Carlo da Tensão de Offset de 

Modo Comum 𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕(𝑴𝒐𝒅𝒐 𝑪𝒐𝒎𝒖𝒎) na Saída do OTA 

Com Temperaturas  𝑻 =  −   𝟓𝟎 °𝐂, 𝑻 = 𝟐𝟕 °𝐂 e 

𝑻 =  𝟏𝟕𝟓 °𝐂 (OTA Proposto) 

A tensão 𝑉𝑂𝑓𝑓𝑠𝑒𝑡(𝑀𝑜𝑑𝑜 𝐶𝑜𝑚𝑢𝑚) do OTA é definida por: 

 

𝑉𝑂𝑓𝑓𝑠𝑒𝑡(𝑀𝑜𝑑𝑜 𝐶𝑜𝑚𝑢𝑚) =
𝑉𝑜(+) + 𝑉𝑜(−)  

2
  , (4.3) 

 

na qual, 𝑉𝑜(+) e 𝑉𝑜(−), são as saídas do OTA. Para medir a tensão de offset de modo 

comum na saída do OTA, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 =  175 °C, foi 

utilizado no Cadence o circuito de teste indicado na Figura 4.23. Nele foram realizadas 

uma análise AC, com a frequência variando de 0,01 𝐻𝑧 a 100 𝑘𝐻𝑧, e simulações de 

Monte Carlo (500  rodadas) com variações dos parâmetros de processo e descasamento 

(mismatch). 

 

Figura 4.23: Circuito de teste montado no Cadence para simulação de Monte Carlo 

(500 rodadas) da tensão de offset de modo comum, sob variações do processo de 

fabricação e descasamento (mismatch). 
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Os histogramas das variações de Monte Carlo de 𝑉𝑂𝑓𝑓𝑠𝑒𝑡(𝑀𝑜𝑑𝑜 𝐶𝑜𝑚𝑢𝑚) nas 

temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 =  175 °C, são exibidos, nesta ordem, na 

Figura 4.24, Figura 4.25 e Figura 4.26. 

 

 

 

Figura 4.24: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da tensão de offset de modo comum na saída do 

OTA, com temperatura 𝑇 = − 50 °C. 

 

Figura 4.25: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da tensão de offset de modo comum na saída do 

OTA, com temperatura 𝑇 = 27 °C. 
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Figura 4.26: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da tensão de offset de modo comum na saída do 

OTA, com temperatura 𝑇 = 175 °C. 

Os dados estatísticos destes histogramas são resumidos na a seguir. 

 

Tabela 4.3: Resumo dos dados estatísticos apresentados nos histogramas da Figura 4.24, 

Figura 4.25 e Figura 4.26. 

 𝑻 = −𝟓𝟎 °𝐂   𝑻 = 𝟐𝟕 °𝐂  𝑻 = 𝟏𝟕𝟓 °𝐂  

𝝁𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂
 48,7904 𝑚𝑉 62,6823 𝑚𝑉 91,0201 𝑚𝑉 

𝝈𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂
 12,9817 𝑚𝑉 14,5632 𝑚𝑉 15,4668 𝑚𝑉 

𝝁𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂
+ 𝟑𝝈𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂

 87,7354 𝑚𝑉 106,372 𝑚𝑉 137,420 𝑚𝑉 

𝝁𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂
− 𝟑𝝈𝑽𝑶𝒇𝒇𝒔𝒆𝒕𝑬𝒏𝒕𝒓𝒂𝒅𝒂

 9,84538 𝑚𝑉 18,9927 𝑚𝑉 44,6198 𝑚𝑉 
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4.8 Curvas de Distorção Harmônica 𝑻𝑯𝑫 × 𝑽𝒅 × 𝑻 dos 

OTAs Proposto e Otimizado Com Par Diferencial 

Simples 

Nesta Seção são apresentadas as simulações que mostram a distorção harmônica 

do OTA proposto e do OTA otimizado com par diferencial simples ([5], [6] e [12]), no 

intuito de verificar o quanto a corrente de saída distorce em função da amplitude da 

tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑, com a temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. Sendo assim, aos circuitos de teste montados no Cadence, 

Figura 4.27 e Figura 4.28, foram aplicadas à entrada diferencial do OTAs (proposto e o 

otimizado) duas fontes senoidais de amplitude variável de 10 mV a 1 V com 

frequência de 1 kHz. Ademais, foi feita a varredura da temperatura na faixa 

−50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

Figura 4.27: Circuito de teste montado no Cadence para medição de distorção 

harmônica do OTA proposto com tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 na faixa 

10 mV ≤  𝑉𝑑 ≤ 1 V, frequência de 1 kHz e temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Figura 4.28: Circuito de teste montado no Cadence para medição de distorção 

harmônica do OTA otimizado de par diferencial simples, com tensão diferencial de 

entrada 𝑉𝑑 na faixa 10 mV ≤  𝑉𝑑 ≤ 1 V, frequência de 1 kHz e temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C. 

Os gráficos obtidos de distorção harmônica do sinal de corrente na saída para o 

OTA proposto e o OTA otimizado ([5], [6] e [12]) são os indicados na Figura 4.29 e 

Figura 4.30. É fácil perceber nestes gráficos que a distorção harmônica de melhor 

desempenho é a do OTA proposto, pois tem menor valor, comparada com a do OTA 

otimizado de par diferencial simples, dentro da faixa de excursão de sinal de entrada 

(500 mV) desejada para este projeto, com a temperatura variando no intervalo 

− 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C.  
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Figura 4.29: Medição de distorção harmônica do OTA proposto e do OTA otimizado de 

par diferencial simples com tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 na faixa 

10 mV ≤  𝑉𝑑 ≤  1 V, frequência de 1 kHz e temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Figura 4.30: Medição de distorção harmônica do OTA proposto e do OTA otimizado de 

par diferencial simples com tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑 na faixa 

10 mV ≤  𝑉𝑑 ≤  1 V, frequência de 1 kHz nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 

𝑇 =  175 °C. 
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Capítulo 5  

Filtro 𝑮𝒎 − 𝑪 Contínuo no Tempo Usando o 

OTA Insensível à Temperatura 

Nesta Seção, a fim de testar o desempenho do OTA proposto, foi projetado um 

filtro 𝐺𝑚 − 𝐶 passa-baixas usando a aproximação de Chebyshev de 3º ordem. Tomando 

como base [42], a estrutura de filtro 𝐺𝑚 − 𝐶 foi determinada partindo-se da rede com 

elementos passivos (resistores, indutores e capacitores) com frequência de corte 

normalizada de 1 rad s⁄ . No circuito do filtro com elementos passivos, foram aplicados 

escalonamentos de frequência e impedância e posteriormente conversão da rede de 

elementos passivos para a rede Ladder 𝐺𝑚 − 𝐶 totalmente diferencial indicada na 

Figura 5.1. A frequência de corte (𝑓𝑐) escolhida para o projeto foi 300 kHz na 

temperatura 𝑇 = 27 °C.  

Os dimensionamentos dos capacitores do filtro 𝐺𝑚 − 𝐶, para 𝑓𝑐 = 300 kHz, 

ganho máximo na banda passante de − 6,03 dB com atenuação máxima nessa mesma 

banda de 1 dB são apresentados na Tabela 5.1 a seguir.  

Tabela 5.1: Dimensionamento dos capacitores do filtro 𝐺𝑚 − 𝐶 passa-baixas com 

aproximação de Chebyshev de 3º ordem totalmente diferencial. 

Capacitores (𝒄𝒎𝒎𝟓𝒕) Valores 

𝐶1𝑎 e 𝐶1𝑏 25,8 pF 

𝐶2𝑎 e 𝐶2𝑏 12,6 pF 

𝐶3𝑎 e 𝐶3𝑏 25,8 pF 

 

Ademais, foi montado no Cadence, o filtro completo insensível à temperatura, 

com os blocos de circuito de auto polarização, compensação de 𝑔𝑚 e controle de modo 

comum (CMFB), conforme indicado na Figura 5.2. Neste circuito, foram realizadas 

simulações para avaliar o filtro quanto à variação de temperatura. Os resultados dessas 

simulações são apresentados nas seções adiante deste documento. 
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Figura 5.1: Filtro 𝐺𝑚 − 𝐶 passa-baixas com aproximação de Chebyshev de 3º ordem 

com OTAs totalmente diferenciais. 
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Figura 5.2: Filtro 𝐺𝑚 − 𝐶 passa-baixas com aproximação de Chebyshev de 3º ordem, 

totalmente diferencial, montado no Cadence, com blocos de circuito auto polarização, 

compensação de 𝑔𝑚 e controle de modo comum (CMFB). 
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5.1 Resposta em Frequência em Função de 𝑻 

A simulação de resposta em frequência foi realizada no circuito da Figura 5.2, 

aplicando-se na entrada do filtro duas fontes senoidais de amplitude 1 V. Ademais, 

foram feitas varreduras no Cadence, da frequência na faixa 1 Hz ≤ 𝑓 ≤ 10 MHz e da 

temperatura no intervalo − 50 °C ≤ 𝑇 ≤ 175 °C. Os gráficos de resposta em frequência 

obtidos são os apresentados na Figura 5.3 até Figura 5.5. 

 

 

Figura 5.3: Resposta em frequência do filtro, variando frequência e temperatura, nesta 

ordem, nos intervalos 1 Hz ≤ 𝑓 ≤ 10 MHz e − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

Figura 5.4: Resposta em frequência do filtro na banda passante, variando frequência e 

temperatura, nesta ordem, nos intervalos  1 Hz ≤ 𝑓 ≤ 10 MHz e 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 
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Figura 5.5: Resposta em frequência do filtro na banda passante variando frequência no 

intervalo 1 Hz ≤ 𝑓 ≤ 10 MHz nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 

𝑇 =  175 °C. 

Nota-se nos gráficos de resposta em frequência que os parâmetros de projeto do 

filtro 𝐺𝑎𝑛ℎ𝑜 (𝐵𝑎𝑛𝑑𝑎 𝑃𝑎𝑠𝑠𝑎𝑛𝑡𝑒), 𝐴𝑡𝑒𝑛𝑢𝑎çã𝑜 𝑀á𝑥𝑖𝑚𝑎 (𝐵𝑎𝑛𝑑𝑎 𝑃𝑎𝑠𝑠𝑎𝑛𝑡𝑒) e frequência de 

corte 𝑓𝑐 variaram pouco dentro da faixa de temperatura − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

Portanto, o filtro invariante com a temperatura projetado teve resultados satisfatórios de 

desempenho. 



 150 

5.2 Simulação de Monte Carlo na Curva de Resposta 

em Frequência nas Temperaturas 𝑻 = − 𝟓𝟎 °𝐂, 

𝑻 = 𝟐𝟕 °𝐂 e 𝑻 = 𝟏𝟕𝟓 °𝐂  

A fim de avaliar o comportamento das curvas de resposta em frequência do 

filtro, nas temperaturas 𝑇 = − 50 °C, 𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C, sob variações do 

processo de fabricação e descasamento (mismatch), foram realizadas simulações de 

Monte Carlo com 500 rodadas, no circuito da Figura 5.2. Os gráficos obtidos são os 

indicados na Figura 5.6 até Figura 5.11 a seguir. 

Nota-se nestes gráficos que os formatos característicos das curvas originais são 

iguais aos das variações de Monte Carlo nas bandas passante e de rejeição do filtro. As 

variações de Monte Carlo estão em torno dos parâmetros de projeto do filtro 

𝐺𝑎𝑛ℎ𝑜 (𝐵𝑎𝑛𝑑𝑎 𝑃𝑎𝑠𝑠𝑎𝑛𝑡𝑒), 𝐴𝑡𝑒𝑛𝑢𝑎çã𝑜 𝑀á𝑥𝑖𝑚𝑎 (𝐵𝑎𝑛𝑑𝑎 𝑃𝑎𝑠𝑠𝑎𝑛𝑡𝑒) e frequência de corte 𝑓𝑐. 

Portanto, o filtro invariante com a temperatura teve resultados satisfatórios sob 

variações do processo de fabricação e descasamento (mismatch). 

 

 

Figura 5.6: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da resposta em frequência do filtro na temperatura 

𝑇 = − 50 °C. 
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Figura 5.7: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da resposta em frequência na banda passante do 

filtro na temperatura 𝑇 = − 50 °C. 

 

Figura 5.8: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da resposta em frequência do filtro na temperatura 

𝑇 = 27 °C. 
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Figura 5.9: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da resposta em frequência na banda passante do 

filtro na temperatura 𝑇 = 27 °C. 

 

Figura 5.10: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da resposta em frequência do filtro na temperatura 

𝑇 = 175 °C. 



 153 

 

 

 

Figura 5.11: Simulação de Monte Carlo (500 rodadas) com variação dos parâmetros de 

processo e descasamento (mismatch) da resposta em frequência na banda passante do 

filtro na temperatura 𝑇 = 175 °C. 

5.3 Curvas de Distorção Harmônica 𝑻𝑯𝑫 × 𝑽𝒅 × 𝑻 

Nesta Seção são apresentadas as simulações que mostram a distorção harmônica 

do filtro, no intuito de verificar o quanto a corrente de saída distorce em função da 

amplitude da tensão diferencial de entrada 𝑉𝑑, com a temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. Sendo assim, ao circuito da Figura 5.2, foram aplicadas na 

entrada duas fontes senoidais de amplitude variável de 10 mV a 1 V com frequência  de 

1 kHz. Ademais, foi feita a varredura da temperatura na faixa − 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 Os gráficos de distorção harmônica obtidos são os apresentados na Figura 5.12 e Figura 

5.13 abaixo. 
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Figura 5.12: Medição de distorção harmônica do filtro com tensão diferencial de entrada 

𝑉𝑑 na faixa 10 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 1 V, frequência de 1 kHz e temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

Figura 5.13: Medição de distorção harmônica do filtro com tensão diferencial de entrada 

𝑉𝑑 na faixa 10 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 1 V e frequência de 1 kHz nas temperaturas = − 50 °C, 

𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 

Percebe-se nos gráficos da Figura 5.12 e Figura 5.13 que o filtro invariante com 

a temperatura tem baixa distorção harmônica dentro da faixa de excursão de sinal de 

entrada (500 mV) desejada para este projeto, com a temperatura variando no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. Portanto, o filtro invariante com a temperatura apresentou 

valores satisfatórios de desempenho neste parâmetro. 
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Também foi realizada medição de THD do filtro da Figura 5.2, utilizando os 

blocos de circuitos OTA e CMFB com par diferencial simples. Os gráficos obtidos são 

os apresentados na Figura 5.14 e Figura 5.15. 

 

 

Figura 5.14: Medição de distorção harmônica do filtro com tensão diferencial de entrada 

𝑉𝑑 na faixa 10 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 1 V, frequência de 1 kHz e temperatura no intervalo 

− 50 °C ≤  𝑇 ≤  175 °C. 

 

 

Figura 5.15: Medição de distorção harmônica do filtro com tensão diferencial de entrada 

𝑉𝑑 na faixa 10 mV ≤ 𝑉𝑑 ≤ 1 V e frequência de 1 kHz nas temperaturas = − 50 °C, 

𝑇 =  27 °C e 𝑇 = 175 °C. 
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Capítulo 6  

Conclusão 

Conforme mencionado na Seção de introdução (Capítulo 1) deste documento, as 

referências [5]-[12] propõem circuitos de transcondutância 𝑔𝑚 insensíveis à 

temperatura. A comparação destas referências com o OTA proposto neste trabalho é 

apresentada na Tabela 6.1 a seguir.  

Tabela 6.1: Comparação do OTA proposto com outros circuitos de 𝑔𝑚 constante com as 

indicações (€) (chip fabricado), (£) (layout) e (ψ) (sem layout). 

Referências 
Processo 

CMOS 
𝑽𝒅𝒅 [𝐕] 𝚫𝒈𝒎 [

𝐩𝐩𝐦

°𝐂
] Faixa Temp. [°𝐂] THD [%] 

OTA 

proposto (ψ) 
0,18 μm 1,8 53,3 − 50 ≤ 𝑇 ≤ 175  2,399 

SBCCI, 2015 

[5] (ψ) 
0,13 μm 0,7 53 − 45 ≤ 𝑇 ≤ 85  

Não 

informado 

SBCCI, 2016 

[6] (£) 
0,13 μm 0,7 73,4 − 40 ≤ 𝑇 ≤ 120  

Não 

informado 

TVLSI, 2015 

[7] (€) 
0,18 μm  2,5 16000   0 ≤ 𝑇 ≤ 100  

Não 

aplicável 

JSSC, 

2001 [8] (€) 
0,35 μm 3,3 22000   0 ≤ 𝑇 ≤ 60  

Não 

aplicável 

AICSP, 2003 

[9] (ψ) 
0,18 μm 1,8 136 − 25 ≤ 𝑇 ≤ 125  

Não 

aplicável 

ISCAS, 2006 

[10] (ψ) 
0,18 μm  1,5 15000 0 ≤ 𝑇 ≤ 60 

Não 

aplicável 

MWSCAS, 

2005 [11] (ψ) 
0,18 μm  1,3 5000 − 50 ≤ 𝑇 ≤ 130  

Não 

aplicável 

AICSP, 2011 

[12] (ψ) 
0,5 μm 1,7 1200 − 30 ≤ 𝑇 ≤ 90 

Não 

informado 

 

 

 



 157 

Um OTA totalmente diferencial, insensível à variação de temperatura na faixa  

− 50 °C ≤ 𝑇 ≤  175 °C, com 𝑔𝑚 = 12,5 μS variando 53,3 ppm °C⁄  e baixa distorção 

harmônica foi desenvolvido neste trabalho. O circuito foi implementado no processo de 

fabricação XFAB 0,18 μm com as seguintes características: 

 Tensão de modo comum 𝑉𝑐𝑚 = 700 mV; 

 Excursão do sinal de entrada 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 = 500 mV;  

 Corrente de polarização 𝐼𝐵 = 10 μA (para circuitos do OTA, compensação de 

𝑔𝑚 e circuito de auto polarização); 

 Corrente de sinal de saída máxima 𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 = 𝑔𝑚𝑑
∙ 𝑉𝑑𝑚𝑎𝑥 = 6,25 μA.  

De acordo com as simulações apresentadas no Capítulo 4, o OTA desenvolvido 

apresentou bons resultados. Na Tabela 6.1, o OTA proposto apresentou os melhores resultados 

quanto à faixa de temperatura e variação da transcondutância 𝑔𝑚, além de apresentar um baixo 

valor de THD. 

O filtro 𝐺𝑚 − 𝐶 insensível à temperatura projetado com o OTA proposto no Capítulo 5 

apresentou desempenho satisfatório, mantendo a frequência de corte com baixa sensibilidade à 

temperatura na faixa de projeto − 50 °C ≤ 𝑇 ≤  175 °C, com baixo valor de distorção 

harmônica. Vale ressaltar, que o grande diferencial do circuito proposto nesta dissertação é ser 

extremamente vantajoso no quesito THD, pois o projeto foi orientado no sentido de se obter 

uma curva de transcondutância quase plana dentro da faixa de tensão de entrada de 

− 500 mV ≤  𝑉𝑑   ≤ 500 mV. Dessa forma, o OTA proposto pode operar em regiões de grandes 

sinais, e sob severas condições de temperatura, melhorando o desempenho em relação ao estado 

da arte. 

6.1 Trabalhos Futuros 

Neste trabalho não foi realizado um circuito de calibração e ajuste de 𝑔𝑚. Uma 

boa ideia de continuidade deste trabalho seria a implementação do circuito de 

calibração, layout e posterior fabricação do chip. 

Ademais, a título de doutorado, dar continuidade a este trabalho na tentativa de 

usar o OTA proposto para propor soluções em aplicações onde a temperatura prejudica 

o funcionamento dos circuitos eletrônicos. 
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APÊNDICE A: Parâmetros Extraídos da Tecnologia de 

Fabricação XFAB 𝟎, 𝟏𝟖 𝛍𝐦 do MOSFET Canal N (nel) 

Modelo Spice Nível 3 
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APÊNDICE B: Parâmetros Extraídos da Tecnologia de 

Fabricação XFAB 𝟎, 𝟏𝟖 𝛍𝐦 do MOSFET Canal P (pel) 

Modelo Spice Nível 3 
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APÊNDICE C: Datasheet XFAB 𝟎, 𝟏𝟖 𝛍𝐦 (Valor do 

Coeficiente Térmico dos Resistores de Polisilício 

XH018) 

 


