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RESUMO 
 
Este trabalho tem por objetivo descrever a metodologia de desenvolvimento de projeto e 
realizar a caracterização elétrica em corrente continua (CC) e alternada (AC), por simulação 
SPICE, de um Amplificador Operacional de Transcondutância (Operational 
Transconductance Amplifier, OTA) SOI CMOS para operar em freqüências da ordem de 
dezenas de megahertz. A metodologia de projeto para a determinação das dimensões dos 
transistores desse circuito integrado analógico está baseada na curva da razão da 
transcondutância pela corrente entre dreno e fonte (g
m
/I
DS
) em função da razão da corrente 
entre dreno e fonte pela razão da largura sobre o comprimento de canal do transistor 
[I
DS
/(W/L)]. Além disso, outro objetivo deste trabalho é realizar o estudo comparativo do 
ruído flicker (1/f) em OTAs que são implementados com tecnologia SOI nMOSFET 
Convencional e Graded Channel (GC). 
 
Palavras-chave: SOI CMOS, ruído flicker, OTA, projeto, Simulação SPICE, Canal Gradual 
(GC) e Caracterização elétrica. 
 




 
ABSTRACT 
 
The present work has the objective to describe the design methodology development and 
perform the SPICE electrical characterization in direct current (DC) and alternated current 
(AC) through SPICE simulations of the CMOS Operational Transconductance Amplifier 
(OTA) in order to operate in tenths of megahertz frequency ranges. The methodology that 
determines the dimensions of the transistors of this analog integrated circuit is based on the  
transconductance over the drain current ratio (g
m
/I
DS
) as a function of the drain current over 
the channel width over the channel length ratio [I
DS
/(W/L)] curve. Besides this, another 
objective of this work is to perform a comparative study of the flicker (1/f) noise between 
OTAs implemented with the conventional and Graded Channel (GC) SOI nMOSFET 
technology. 
 
 
Key words: SOI CMOS, Flicker noise, OTA, IC design, SPICE Simulation, Graded Channel 
(GC) and Electrical Characterization. 
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  Tensão de limiar do SOI nMOSFET convencional que 
representa a região de canal do GC SOI nMOSFET com 
dopagem definida pela implantação iônica de ajuste da tensão 
de limiar [V] 
V
tL
  Tensão de limiar do SOI nMOSFET convencional que 
representa a região de canal do GC SOI nMOSFET com 




 
dopagem natural [V] 
V
CM
  Tensão de modo comum do amplificador diferencial do 
amplificador operacional [V] 
V
D
  Tensão de dreno [V] 
V
D1
  Tensão de dreno do transistor M1 do OTA [V] 
V
D2
  Tensão de dreno do transistor M2 do OTA [V] 
V
DS
  Tensão entre dreno e fonte [V] 
V
DS9
  Tensão entre dreno e fonte do transistor M9 do OTA [V] 
V
DS10
  Tensão entre dreno e fonte do transistor M10 do OTA [V] 
V
DSsat
  Tensão de saturação do MOSFET [V] 
V
DSL
  Tensão entre dreno e fonte do transistor M
LD
 [V] 
V
DSH
  Tensão entre dreno e fonte do transistor M
HD 
[V] 
V
EA
  Tensão de Early [V] 
V
EA6
  Tensão de Early do transistor M6 do OTA [V] 
V
EA8
  Tensão de Early do transistor M8 do OTA [V] 
V
GB
  Tensão entre porta e substrato [V] 
V
GF
  Tensão da primeira porta em relação a referência (terra)[V] 
V
GS
  Tensão entre porta e fonte [V] 
V
GS9
  Tensão entre porta e fonte do transistor M9 do OTA [V] 
V
GS10
  Tensão entre porta e fonte do transistor M10 do OTA [V] 
V
GSH
  Tensão entre porta e fonte do transistor M
HD
 [V] 
V
GSL
  Tensão entre porta e fonte do transistor M
LD
 [V] 
V
i
  Tensão de grande sinal de entrada do amplificador operacional 
[V] 
V
i(noise) 
Ruído flicker referenciado à entrada [V] 
V
O
  Tensão de saída que leva em conta a componente contínua [V] 
V
o(noise)
  Ruído Flicker referenciado à entrada [V] 
V
OS
  Tensão de desequilíbrio (off-set) do amplificador operacional 
[V] 
V
SD3
  Tensão entre fonte e dreno do transistor M3 do OTA [V] 
V
SD4
  Tensão entre fonte e dreno do transistor M4 do OTA [V] 
V
tH
  Tensão de limiar do SOI nMOSFET convencional que 
representa a região de canal do GC SOI nMOSFET com 




 
dopagem definida pela implantação iônica de ajuste da tensão 
de limiar [V] 
V
OS
 Tensão de off-set do amplificador operacional [V] 
W 
Largura de canal [
µ

m] 
W
GC SOI 
 
Largura de canal do GC SOI nMOSFET [
µ

m] 
W/L  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal de um 
MOSFET 
(W/L)
3
  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal do 
transistor M3 do OTA 
(W/L)
4
  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal do 
transistor M4 do OTA 
(W/L)
5
  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal do 
transistor M5 do OTA 
(W/L)
6
  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal do 
transistor M6 do OTA 
(W/L)
7
  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal do 
transistor M7 do OTA 
(W/L)
8
  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal do 
transistor M8 do OTA 
(W/L)
9
  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal do 
transistor M9 do OTA 
(W/L)
10
  Razão da largura do canal pelo comprimento do canal do 
transistor M10 do OTA 
X
f
  Tensão de realimentação de um sistema realimentado [V] 
X
i
  Tensão de entrada num sistema realimentado [V] 
X
0
  Tensão de saída de um sistema realimentado [V] 
X
S
  Tensão de uma fonte de sinais [V] 
α 
Razão entre a capacitância entre canal e substrato e a 
capacitância do óxido de porta do MOSFET 
β 
Ganho de tensão da realimentação negativa de um sistema 
realimentado 
β
L
 
Fator de ganho do SOI nMOSFET convencional (M
LD
), que 
representa a região de canal do GC SOI nMOSFET com 




 
dopagem natural [A/V
2
] 
β
H
 
Fator de ganho do SOI nMOSFET convencional (M
HD
), que 
representa a região de canal do GC SOI nMOSFET com 
dopagem definida pela implantação iônica de ajuste da tensão de 
linear [A/V
2
] 
∆I
DS
 
Variação da corrente entre dreno e fonte [A] 
∆I
DSsat
 
Variação da corrente de saturação entre dreno e fonte [A] 
∆V
i
 
Variação da tensão de entrada [V] 
∆V
o
 
Variação da tensão de saída [V] 
∆V
D
 
Diferença de potencial entre os drenos dos transistores M1 e M2 
do OTA [V] 
∆V
DS
 
Variação de tensão entre dreno e fonte [V] 
∆V
GS
 
Variação de tensão entre porta e fonte [V] 
ε
ox
 
Permissividade do óxido [3,45.10
-13
 F/cm] 
ε
si
 
Permissividade do filme de silício [1,06.10
-12
 F/cm] 
ϕ
M
  Margem de fase [°] 
γ  Coeficiente de atenuação da função de onda do elétron no óxido 
µ
0
 
Mobilidade dos elétrons na camada de inversão do canal para 
campos elétricos transversais baixos [cm
2
/V.s] 
µ
0H
 
Mobilidade dos elétrons na camada de inversão para campos 
elétricos transversais baixos da região do canal com dopagem 
definida pela implantação iônica de ajuste da tensão de limiar do 
GC SOI nMOSFET [cm
2
/V.s] 
µ
0L
 
Mobilidade dos elétrons na camada de inversão do canal para 
campos elétricos transversais baixos da região do canal com 
dopagem natural do GC SOI nMOSFET [cm
2
/V.s] 
µ
eqL
 
Mobilidade equivalente da região do canal com dopagem natural 
do GC SOI nMOSFET [cm
2
/V.s] 
µ
eqH
 
Mobilidade equivalente da região do canal com dopagem 
definida pela implantação iônica de ajuste de V
th
 [cm
2
/V.s] 
µ
n
 
Mobilidade dos elétrons na camada de inversão [cm
2
/V.s] 
θ 
Fator de degradação da mobilidade 
θ
H
 
Fator de degradação da mobilidade da região de canal com 




 
dopagem definida pela implantação iônica de ajuste da tensão de 
limiar do GC SOI nMOSFET 
θ
L
 
Fator de degradação da mobilidade da região de canal com 
dopagem natural do GC SOI nMOSFET 
ω
P1
 
Freqüência do segundo pólo do OTA [Hz] 
ω
P2
 
Freqüência do terceiro pólo do OTA [Hz] 
ω
Z1
 
Freqüência do zero do OTA [Hz] 
ω
T
 
Freqüência de ganho unitário de malha aberta do OTA [Hz] 
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1  INTRODUÇÃO E MOTIVAÇÃO 
 
A evolução dos trabalhos em circuitos integrados envolvendo transistores de alto 
desempenho e de pequenas dimensões é uma realidade mundial. A necessidade por 
velocidade (boa resposta em freqüências altas) e alta integração tem feito pesquisadores e 
empresas de tecnologia acelerar cada vez mais seus trabalhos em busca de tecnologias 
revolucionárias para o transistor. O transistor vem passando por diversas evoluções 
tecnológicas, como por exemplo, o transistor de efeito de campo de porta isolada (IGFET) 
criado por Lilienfield em 1926, sendo este o precursor do transistor de efeito de campo, 
chamado Metal-Óxido-Semicondutor (MOSFET). Na verdade, sua fabricação só foi possível 
em 1960, graças à evolução dos processos de fabricação do óxido de porta [1.1], idealizada 
por Kahng e Atalla. Com o surgimento dos circuitos integrados monolíticos, foi dada a 
tecnologia MOSFET uma importante tarefa no mundo da microeletrônica. Atualmente, a 
tecnologia CMOS é a grande responsável pelo alto desenvolvimento da indústria de 
microeletrônica no mundo [1.2]. Para implementar esta tecnologia, tem-se usado o substrato 
de silício, onde somente os primeiros micrometros do substrato são utilizados, fazendo-se 
com que os dispositivos interajam com o substrato. Essa interação gera efeitos parasitários 
indesejáveis, tais como as capacitâncias parasitárias entre fonte e dreno e o substrato, que 
aumentam gradativamente com a dopagem do substrato, o efeito latch-up, mais conhecido 
como efeito tiristor parasitário, que faz disparar um tiristor inerente à esta estrutura, entre 
outros. Esses efeitos indesejáveis estão presentes em todas as estruturas CMOS 
convencionais, que resultam em sérios problemas de desempenho nos dispositivos, 
principalmente nos de pequenas dimensões, pois nestes casos, o ganho do transistor bipolar 
parasitário, associado ao tiristor parasitário, torna-os ainda maior. Neste sentido, algumas 
ações foram tomadas para reduzir este efeito [1.2], porém elas impactam em altos custos, 
devido às necessárias modificações que devem ser realizadas no processo de fabricação, e 
conseqüentemente, alterando a produtividade da produção de circuitos integrados. 
A tecnologia SOI (Silicon-on-Insulator) ou Silício-sobre-Isolante vem ao encontro 
desta necessidade de solucionar os problemas da tecnologia MOS e diversos estudos estão 
sendo responsáveis por melhorar gradativamente essa tecnologia ao longo dos anos. Na 
tecnologia SOI, a isolação dielétrica entre a região de silício onde se constroem os 
dispositivos e o restante desse material, melhora os efeitos parasitários que ocorrem nos 
dispositivos MOS convencionais. Já em 1963 [1.3], os primeiros estudos foram feitos 
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usando-se as lâminas de Silício-Sobre-Safira (Silicon-on-Saphire, SOS), principalmente em 
aplicações de uso militar, que estão sujeitos a altas temperaturas ou em aplicações 
aeroespaciais que também são expostas a altos níveis de radiação. 
A tecnologia SOI MOSFET tornou-se comercial somente na década de 80, e foram 
aplicadas primeiramente nos setores de telecomunicações e de memórias, tais como: divisores 
de freqüência operando na faixa de 1 a 2,5 GHz [1.4] e de 2 GHz [1.5], memórias RAM 
estática (SRAM de 512 Kbytes [1.6]) e memórias RAM dinâmicas (DRAM de 1 Gbyte) [1.7]. 
Foram também fabricados circuitos integrados básicos para sistemas de telecomunicações 
(wireless telecommunication), tais como: LNA (Low-Noise Amplifiers [1.8]), PLL (Phase-
Locked Loop [1.9]) e SRAMs [1.10], operando com tensão de alimentação inferiores a 1 volt, 
o que resultou numa menor potência consumida, comparando-se com a tecnologia MOS 
convencional. Nesta época os transistores SOI foram implementados com camadas muito 
espessas, quando comparadas com a tecnologia atual. Alguns estudos foram então iniciados 
sobre as vantagens de se implementar esta tecnologia com uma camada mais fina. Logo 
notou-se que a inclinação de sub-limiar (excursão de sub-limiar, S) era quase ideal e muito 
próxima do seu limite teórico de 60 mV/década, em temperatura ambiente. Isto permitiria a 
redução da tensão de limiar, sem aumentar a corrente de fuga. Esta propriedade da tecnologia 
SOI despertou um interesse muito maior deste dispositivo para aplicações em circuitos de 
baixa tensão e baixa potência, conhecidos como low-power low-voltage [1.2]. A tecnologia 
SOI é altamente dependente do processo de fabricação. O controle de processo do ambiente 
industrial afeta diretamente a tensão de limiar, pois ela é muito sensível à variação da 
espessura da camada do silício [1.10], que nos circuitos de alta integração, poderia causar 
problemas de confiabilidade. Outro problema é que o substrato do silício fica eletricamente 
flutuando na estrutura, devido à presença de camada isolante da tecnologia SOI. Isto diminui 
a tensão de ruptura de dreno, criando o efeito bipolar parasitário (parasitic bipolar effect, 
PBE) [1.10], que é o acionamento do transistor bipolar parasitário presente nesta estrutura.  
No intuito de reduzir este efeito indesejado do PBE, o GC SOI nMOSFET (Graded-Channel 
Fully-Depleted SOI nMOSFET) [1.11-14] foi implementado (figura 1.1). Consiste num 
dispositivo que apresenta um canal assimétrico, ou seja, a dopagem não é uniforme ao longo 
do canal. O canal tem uma região com dopagem natural da lamina de silício (P-) do lado do 
dreno e uma região mais dopada (P+) no lado da fonte. Esta região (P+) é resultante de 
implantação iônica do ajuste da tensão de limiar, que é implementada através da variação do 
processo normal de fabricação do transistor convencional. Isto resulta em uma tensão de 
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limiar compatível com o SOI nMOSFET convencional, obtida com a mesma concentração do 
lado mais dopado do canal. 
 
Substrato
DrenoFonte 
N

+ 
N

+P+ P-
Porta
Substrato de Silício
t 
oxf 
t 
si 
t 
oxb 
L
LD
L
HD
L
Silício Policristalino
 
Figura 1.1 – Estrutura da seção transversal do GC SOI nMOSFET 
 
Na figura (1.1), onde N+ representa a concentração de impurezas das regiões 
fortemente dopadas de fonte e dreno, P– representa a concentração de impurezas da região de 
canal com dopagem natural da lâmina de silício do GC SOI nMOSFET e localizada próxima 
ao dreno, P+ representa a concentração de impurezas da região de canal dopada do GC SOI 
nMOSFET, resultante da implantação iônica de ajuste da tensão de limiar e localizada 
próxima a fonte, t
oxf
 é a espessura de óxido fino da porta, t
si 
é a espessura do filme de silício, 
t
oxb
 é a espessura do óxido enterrado, L
HD 
é o comprimento da região de canal dopada através 
da implantação iônica do ajuste da tensão de limiar, L
LD
 é o comprimento da região de canal 
com dopagem natural da lâmina de silício e L é comprimento de canal. 
As principais vantagens desse novo dispositivo comparado ao SOI nMOSFET 
convencional são [1.11-1.14]: 
•  O dispositivo contém uma reduzida barreira de potencial da junção canal-dreno, isto 
resulta em uma considerável redução do campo elétrico próximo ao dreno do 
transistor, reduzindo a geração de lacunas pelo mecanismo de ionização por impacto e 
consequentemente fazendo com que a tensão de ruptura seja aumentada; 
•  Menor comprimento efetivo de canal (L
eff
=L-L
LD
=L
HD
) que o transistor SOI 
nMOSFET convencional com mesmo L, que acarreta em uma maior corrente entre 
fonte e dreno; 
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•  Maior transcondutância máxima, para qualquer razão L
LD
/L; 
•  Menor incidência dos efeitos bipolares parasitários (PBE); 
•  Maior tensão Early (V
EA
). 
Com base nestas propriedades, pode-se afirmar que o GC SOI nMOSFET torna-se um 
transistor extremamente atraente para as aplicações analógicas, principalmente para a  
fabricação de circuitos integrados analógicos, tais como os amplificadores operacionais, que 
são um dos mais importantes blocos construtivos analógicos (building blocks). 
 
1.1  Objetivos do trabalho 
O objetivo desta obra é projetar e fazer a caracterização elétrica de um Amplificador 
Operacional de Transcondutância (OTA), operando em escala de dezenas de megahertz, com 
tecnologia SOI CMOS. A metodologia de projeto utiliza a curva da razão da transcondutância 
pela corrente entre dreno e fonte (g
m
/I
DS
) em função da razão da corrente entre dreno e fonte 
normalizada em relação à razão da largura do canal pelo comprimento de canal [gm/I
DS
 x 
I
DS
/(W/L)]. 
Adicionalmente, é realizado um estudo comparativo do comportamento do ruído 
flicker (1/f) em OTAs implementados com tecnologia convencional e GC SOI nMOSFET, 
visto que este assunto é de grande interesse para as aplicações circuitos integrados analógicos. 
1.2  Apresentação do trabalho 
Este trabalho está divido em 6 capítulos, apresentados da seguinte forma: 
No  Capítulo 2 são apresentados os conceitos básicos que fornecem a base teórica 
necessárias para o desenvolvimento deste trabalho. Aqui são discutidas as principais 
características da transcondutância, do projeto de OTAs e os conceitos fundamentais do ruído 
flicker (1/f). 
O  Capítulo 3 descreve o projeto de um OTA que usa a curva da razão da 
transcondutância pela corrente entre dreno e fonte do MOSFET (g
m
/I
DS
) em função da razão 
da corrente entre dreno e fonte normalizada em relação à razão da largura do canal pelo 
comprimento de canal [gm/I
DS
 x I
DS
/(W/L)], para operar em escala de freqüências de dezenas 
de Megahertz. 
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Será apresentado também o procedimento detalhado de calibração dos parâmetros do 
modelo BSIM3SOI do SPICE, baseadas nas curvas experimentais dos transistores 
convencional e GC SOI nMOSFETs. As simulações SPICE dos OTAs serão apresentadas e 
incluem a análise do circuito em corrente contínua (CC) e em corrente alternada (AC), e são 
apresentados os procedimentos de calibração SPICE do modelo unificado de ruído flicker,  
verificando as propriedades desejadas na proposta do projeto. Isto pode ser encontrado no 
Capítulo 4. 
No  Capítulo 5 são realizadas simulações SPICE referentes ao ruído flicker, para a 
realização do estudo comparativo do ruído flicker em OTAs implementados com tecnologias 
convencional e GC SOI nMOSFET. 
As principais conclusões, considerações deste trabalho e sugestões para continuidade 
desta pesquisa são descritas no Capítulo 6. 
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2  CONCEITOS BÁSICOS 
 
Neste capítulo serão definidos os conceitos básicos e fundamentais para o 
entendimento dos assuntos que são abordados nos capítulos 3, 4 e 5 deste trabalho. 
 
2.1 Transcondutância 
 
A transcondutância (g
m
) de um MOSFET pode ser definida de uma forma simples e 
aproximada, como sendo a medida do controle da corrente entre dreno e fonte pela tensão 
entre porta e fonte e é dada pela equação (2.1) [2.1]. 
 
GS
V
DSsat
I
GS
∆V
DSsat
∆I
m
g
∂
∂
≅=
 
(2.1)
 
onde ∆I
DSsat
 é a variação da corrente de saturação entre fonte e dreno e ∆V
GS
 é a variação da 
tensão entre porta e fonte, 
GS
V/
DSsa
t

I
∂

∂  é derivada da corrente de saturação entre fonte e 
dreno em função da variação infinitesimal da tensão entre porta e fonte. 
  A transcondutância de um SOI nMOSFET convencional de camada fina operando na 
região de saturação é dada pela equação (2.2) [2.2]. 
 
)
th
V
GS
(V
α)L(1
oxf
C
n
Wµ
m
g −
+
=  
(2.2)
 
onde W é a largura de canal, µ
n
 é a mobilidade dos elétrons da camada de inversão do canal, L 
é o comprimento de canal, C
oxf
 é a capacitância do óxido, V
GS
 é a tensão entre fonte e dreno, 
V
th
 é a tensão de limiar e α=C
Si
/C
oxf
 para SOI totalmente depletado com a segunda interface 
acumulada e α=C
Si
.C
oxf
/C
oxf
(C
Si
+C
oxf
) para SOI totalmente depletado com a segunda interface 
em depleção. 
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2.2 Ganho de tensão de um amplificador de transcondutância de um único 
transistor 
Definindo-se um amplificador de transcondutância, conforme sugerido na figura 2.1, 
de um único transistor, que está ligado a uma carga capacitiva C
L
. 
IDS
CL
VDD
VGS=VI
Vo=VDS
 
Figura 2.1 – Amplificador de transcondutância de um único transistor 
 
Na figura (2,1), V
DD
 é a tensão de alimentação, V
i
 é a tensão de entrada, V
o
 é a tensão 
de saída, V
GS
 é a tensão entre porta e fonte e V
DS
 é a tensão entre dreno e fonte. 
Pode-se definir o ganho de tensão (A
V
) deste amplificador como sendo o da equação 
(2.3) [2.3, 2.4]. 
EA
DS
m
DS
m
GS
GSm
DSGS
DSDS
GS
DS
i
o
V
V
I
g
g
1
g
∆V
1
∆Vg
g
1
∆V
1
∆Ir
∆V
∆V
∆v
∆v
A ======  
(2.3)
 
onde ∆V
o
 é a variação da tensão de saída, ∆V
i
 é a variação da tensão da entrada, ∆V
DS
 é a 
variação da tensão entre dreno e fonte (∆V
DS
= r
DS.
I
DS
), r
DS
 é a resistência de saída entre dreno 
e fonte, que é inversamente proporcional à condutância de saída entre dreno e fonte 
(g
DS
=I
DS
/V
EA
) e V
EA
 é a tensão Early. 
A tensão Early representa o efeito da modulação do comprimento de canal devido à 
polarização entre dreno e fonte do transistor.  No SPICE, dependendo do modelo adotado, 
sendo ele de 1ª ou de 2ª ordem, a tensão Early pode ser diretamente definida através do 
parâmetro LAMBDA, que é dado pelo valor negativo do inverso da tensão Early (λ=-1/V
EA
). 
Porém para o modelo BSIM3SOI, nível 19, que foi adotado para este estudo, este parâmetro 
não faz parte de sua composição, portanto, a tensão Early é definida pela composição dos 
seguintes parâmetros: 
•
  VSAT: Velocidade de Saturação [m/s] 
V
DD 
I
DS 
V
GS
=V
I 
V
O
=V
DS 
C
L 
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•  PVAG: Dependência da tensão de porta sobre a tensão Early 
•
  LINT: Parâmetro de ajuste do comprimento efetivo de canal [µm] 
•
  WINT: Parâmetro de ajuste da largura efetiva de canal [µm] 
  A metodologia para a extração da tensão Early usada neste estudo é feita seguindo o 
seguinte procedimento: 
1.
  Obter a curva simulada ou experimental de I
DS
 x V
DS
, para diferentes valores de V
GS
, 
do dispositivo a ser estudado (figura 2.2); 
2.
  Obter a derivada da curva I
DS
 x V
DS 
(
∂

I
DS
/
∂

V
DS
 x V
DS
) (figura 2.3); 
3.
  Definir os dois melhores valores de V
DS
 que melhor definem o patamar da curva 
∂ I
DS
/ ∂ V
DS
 x V
DS
; 
4.
  Levando-se em consideração os dois valores de V
DS
, que foram obtidos no item 3, no 
gráfico de I
DS
xV
DS
, realizar um ajuste linear, ou seja, obter a melhor reta que descreve 
essa região do gráfico e os valores dos coeficientes linear (A) e angular (B) dessa reta; 
5.
  Uma vez obtidos os valores A e B, determina-se a tensão Early fazendo-se V
EA
=A/B. 
 
Esse procedimento garante uma melhor extração da tensão Early, pois define a região 
mais linear da curva I
DS
xV
DS
. As figuras 2.2 e 2.3 exemplificam de forma gráfica a obtenção 
da tensão Early, seguindo o procedimento descrito anteriormente. 
É possível alcançar maiores ganhos de tensão, quanto maiores forem os valores de 
g
m
/I
DS
 e V
EA
. Estes valores maiores de g
m
/I
DS
 ocorrem no regime de inversão fraca para o 
MOSFET [2.5], onde g
m
/I
DS
 é constante e inversamente proporcional à inclinação de sub-
limiar (S) e é dado pela equação (2.4). 
 
nkT
q
α)kT(1
q
S
ln(10)
VI
I
I
g
GSDS
DS
DS
m
=
+
==
∂
∂
=  
(2.4)
e 
GS
DS
V
)][log(I
1
S
∂
∂
=  
(2.5)
 
onde q é a carga elementar do elétron, k é a constante de Boltzmann, T é a temperatura 
absoluta em Kelvin e n é o fator de corpo (n=1+α). 
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Figura 2.2 – Curva I
DS
 x V
DS
 para obtenção da Tensão Early. 
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  Na inversão forte, g
m
/I
DS
 apresenta um comportamento hiperbólico em função da 
corrente entre dreno e fonte, e é dado pela equação (2.6) [2.6]. 
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Podem-se alcançar maiores valores de V
EA
, usando-se dispositivos de comprimentos 
longos de canal (isentos de efeito de canal curto). 
2.3 A razão da transcondutância pela corrente entre dreno e fonte em 
função da razão da corrente entre dreno e fonte normalizada em relação 
a W/L 
A técnica apresentada a seguir, mostra uma metodologia de desenvolvimento de 
projetos de circuitos integrados analógicos, que é baseada num tratamento unificado para 
todas as regiões de operação do MOSFET. Essa metodologia aplica-se principalmente aos 
circuitos analógicos CMOS de baixa tensão e baixa potência (
low power-low voltage). Os 
transistores devem ser polarizados na região de inversão moderada para se ter circuitos 
analógicos com um bom compromisso entre ganho de tensão de malha aberta, velocidade 
(resposta em freqüência) e consumo de potência elétrica (P) [2.7]. 
Esta metodologia é baseada na característica de g
m
/I
DS
 x I
DS
/(W/L), que independe das 
dimensões dos dispositivos e mostra em qual regime de inversão o transistor opera, ou seja, 
inversão fraca, moderada ou forte. Outra vantagem é que sua característica é universal (única) 
para qualquer MOSFETs do tipo n ou p, que pertencem a um mesmo processo de fabricação, 
desconsiderando os efeitos de canal curto. A universalidade desta curva pode ser então usada  
durante a fase de projeto, quando os valores de L e W dos transistores ainda não são 
conhecidos. Escolhendo-se os valores de g
m
/I
DS
, I
DS
/(W/L) e adotando-se uma corrente de 
corrente continua (CC) entre dreno e fonte, a razão W/L do transistor pode ser calculada. 
O método considera o gráfico de g
m
/I
DS
 x I
DS
/(W/L) como a ferramenta de projeto 
básica e a escolha de g
m
/I
DS
 está baseada em sua relevância por três razões: 
1º) está fortemente relacionada com os parâmetros de desempenho dos circuitos 
analógicos (ganho de tensão, freqüência de ganho unitário, 
slew-rate, etc) e independe das  
dimensões dos transistores; 
2º) com ela pode-se saber o regime de inversão que o transistor está operando; 
3º) com ela pode-se determinar as dimensões dos transistores. 
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A razão g
m
/I
DS 
é a medida da eficiência em traduzir corrente elétrica em 
transcondutância e pode ser calculada pela equação (2.7). 
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(2.7)
 
A figura 2.4 apresenta um exemplo de um gráfico de g
m
/I
DS
 x I
DS
/(W/L) de um SOI 
nMOSFET convencional e um GC SOI nMOSFET, obtidos por simulação. Observa-se 
também que os maiores valores de g
m
/I
DS
 são alcançados no regime de inversão fraca dos 
MOSFET. 
A curva g
m
/I
DS 
x I
DS
/(W/L) da figura 2.4 pode ser obtida: 
a)
  Analiticamente, usando-se um modelo do transistor MOS, que forneça uma 
representação continua da corrente de dreno e dos parâmetros de pequenos 
sinais em todas as regiões de operação; 
b)
  Através das medidas experimentais de um transistor típico; 
c)
  Através de simulação numérica, utilizando as leis físicas de semicondutores 
(simulação de dispositivo); 
É apresentado abaixo um dos métodos de obtenção da curva g
m
/I
DS
 x I
DS
 /(W/L): 
•
   Obtenção dos valores de g
m
, através da derivada da curva I
DS
xV
GS 
do 
transistor; 
•
  Obtenção dos valores da razão g
m
/I
DS
 (ordenada), através da divisão dos 
valores de g
m
 pelos valores de I
DS
; 
•
  Obtenção dos valores de I
DS
/(W/L) (abscissa), através da divisão dos valores de 
I
DS
 pela razão de aspecto (W/L); 
•
  Finalmente, a obtenção do gráfico de g
m
/I
DS
 x I
DS
/(W/L) (figura 2.4). 
Uma outra maneira de se obter a curva g
m
/I
DS
xI
DS
/(W/L) é através da equação (2.7): 
•
  Determinação de I
DS
/(W/L), dividindo-se os valores de I
DS
 da curva I
DS
xV
GS
 
pela razão de aspecto (W/L) do transistor ; 
•
  Determina-se o logaritmo Neperiano de I
DS
/(W/L); 
•
  Elaboração do gráfico de ln[I
DS
/(W/L)]xV
GS
; 
•
  Geração do gráfico da derivada de ln[I
DS
/(W/L)]xV
GS
 em função de V
GS
; 
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•  g
m
/I
DS
 é dado pelos valores da ordenada correspondente a derivada de 
ln[I
DS
/(W/L)] do gráfico do item anterior; 
•
  Finalmente, elabora-se o gráfico de g
m
/I
DS
 em função de I
DS
/(W/L) (figura 2.4); 
 
 
Figura 2.4 – Exemplo de um gráfico de g
m
/I
DS
 x I
DS
/(W/L) para um 
SOI nMOSFET convencional e um GC SOI nMOSFET 
 
Observando o gráfico da figura 2.4, é possível notar que o comportamento da curva 
gm/I
DS 
x I
DS
/(W/L) é praticamente o mesmo para ambos os SOI nMOSFETs convencional e 
de canal gradual. 
2.4 O amplificador operacional de transcondutância de um único estágio e 
de uma única saída. 
A arquitetura de um amplificador operacional de transcondutância (OTA) de um único 
estágio e uma única saída que foi usado neste trabalho pode ser vista na figura 2.5 [2.4, 2.10 e 
2.11]. Os transistores M1, M2, M7, M8, M9 e M10 são nMOSFETs e M3, M4, M5 e M6 são 
pMOSFETs. 
As entradas do sinal diferencial deste circuito são v
in-
 e v
in+
. O estágio amplificador 
diferencial é formado pelos transistores M1 e M2 e as correntes diferenciais entre dreno e 
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fonte desses transistores são espelhadas através de três espelhos de corrente, formados pelos 
transistores M3-M5, M4-M6 e M7-M8, para o nó de saída, localizados entre os transistores 
M6 e M8. A saída está ligada a uma carga capacitiva C
L
. A corrente de polarização (I
pol
) que 
polariza o estágio amplificador diferencial é formada pelo espelho de corrente dados pelos 
transistores M9 e M10 (figura 2.5). 
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Figura 2.5 - Arquitetura de um amplificador operacional de 
transcondutância (OTA) de um único estágio e uma única saída 
[2.12] 
 
Para melhor explicar em detalhes o funcionamento do OTA da figura 2.5, o circuito é 
dividido em três (3) partes distintas: 
a)
  Circuito de polarização em corrente (espelho de corrente); 
b)
  Estágio amplificador diferencial com carga em espelho de corrente; 
c)
  Estágio de saída em espelho de corrente. 
a)  Circuito de polarização por corrente elétrica (espelho de corrente): 
  A figura 2.6 mostra o esquema elétrico do espelho de corrente utilizado no OTA que é 
formado pelos transistores M9 e M10, onde I
pol
 é a corrente de entrada e I
O
 é a corrente de 
saída. Estes transistores neste projeto, são considerados casados (dimensões e características 
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elétricas semelhantes). Este circuito é responsável pela polarização do estágio amplificador 
diferencial por corrente elétrica. Pelo fato da porta ser ligada ao dreno, o transistor M9 opera 
na região de saturação (V
DS
 ≥ V
GS
 – V
TH
). Definindo-se a corrente entre dreno e fonte do 
transistor M9 através de uma fonte de corrente de valor I
pol
, e como as tensões entre porta e 
fonte dos transistores M9 e M10 são similares, impostas pela configuração do circuito, a 
corrente entre dreno e fonte do transistor M10 reproduz (espelha) a corrente entre dreno e 
fonte do transistor M9, ou seja, I
O
=I
pol
. O espelho de corrente ligado ao estágio amplificador 
diferencial é projetado para fazer com que o transistor M10 também opere na região da 
saturação. Desprezando-se os efeitos da modulação de canal, I
O
 é dada pela equação (2.8). 
 
() ()
pol
2
THGS
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n
2
THGS
10
nO
IVV
L
W
K
2
1
VV
L
W
K
2
1
I =−






=−






=
 
(2.8)
 
onde K
n
 é o fator de ganho do transistor MOSFET (K
n
=µ
n
.C
oxf
). 
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Figura 2.6 – Espelho de corrente formado pelos transistores M9 e 
M10 do OTA 
 
  Da equação (2.8) deriva-se a corrente entre dreno e fonte do transistor M10 (I
O
) em 
relação à corrente entre dreno e fonte do transistor M9 (I
pol
), como indicado na equação (2.9). 
pol
9
10
O
I
L
W
L
W
I












=
 
(2.9)
 
Através da equação (2.9), é possível dizer que a corrente entre dreno e fonte do 
transistor M10 (I
O
) está relacionada com a corrente de referência (I
pol
), através da razão entre 
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as razões W/L dos transistores M10 e M9, que neste projeto está sendo considerado igual a 1, 
por serem casados. 
b)  Estágio amplificador diferencial com carga em espelho de corrente 
O estágio amplificador diferencial com carga em espelho de corrente é formado pelos 
transistores M1 a M4 da figura 2.4. Os transistores M1 e M2 formam o par diferencial e M3 e 
M4 são os transistores que formam o espelho de corrente, operando na região de saturação, 
pois os seus drenos e portas estão ligados entre si. Os transistores M3 e M4 também são 
casados, ou seja, suas dimensões e características elétricas são também similares. 
 
Análise DC 
 
Considerando que as entradas do amplificador são dadas por v
in-
 e v
in+ 
do par 
diferencial e são iguais a uma tensão V
CM
 (tensão de modo comum), o estágio amplificador 
diferencial é polarizado por corrente elétrica que vale I
O
. Como os transistores M1 e M2 são 
casados e o mesmo ocorrendo com M3 e M4, por simetria, a corrente em cada ramo do 
estágio amplificador diferencial se divide pela metade (I
O
/2). As tensões de dreno dos 
transistores M1 e M2 tornam-se iguais e consequentemente a diferença de potencial entre 
esses drenos também se tornam igual a zero, considerando transistores de dimensões 
idealmente iguais. Na prática isto não acontece devido ao descasamento entre os dispositivos 
e consequentemente as correntes são ligeiramente diferentes. Este descasamento pode ser 
compensado por uma tensão diferencial na entrada, chamada de tensão de desequilíbrio, ou 
mais conhecida como tensão de 
offset (V
OS
). 
Variando-se na mesma proporção as tensões de entrada v
in-
 e v
in+
, a corrente do 
espelho de corrente continua se dividindo igualmente e as tensões dos drenos dos transistores 
M1 e M2 continuam similares. Portanto, o par diferencial não responde às tensões de entrada 
em modo comum (V
CM
). 
Considere por exemplo, que v
in+
 seja aterrada e v
in-
 seja ajustada para +1 V, verifica-se 
que M2 entra na região de corte, enquanto M1 agora absorve toda a corrente elétrica fornecida 
pelo espelho de corrente. Assim, a diferença de potencial entre os drenos dos dois transistores 
∆V
D
 (V
D1
-V
D2
) fica igual a –V
SD3
 (tensão de fonte para dreno). Analogamente, quando v
in+
 é 
ajustada para +1 V e v
in-
 fica aterrada, nota-se que M1 fica fica cortado e M2 agora conduz 
toda corrente elétrica fornecida pelo espelho de corrente, e a diferença de potencial entre os 
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drenos dos transistores M1 e M2 (∆V
D
) torna-se igual a +V
SD4
. Sendo assim, pode-se afirmar 
que o estágio amplificador diferencial responde ao modo diferencial [2.12]. 
 
Análise AC 
 
Considere que os transistores M1 e M2 estão polarizados na região de saturação. Nota-
se que os transistores M3 e M4 estão também operando na região de saturação pois suas 
portas estão ligadas a seus drenos. Desprezando-se as resistências de saída do amplificador e 
o efeito de corpo, é possível expressar as correntes entre dreno e fonte dos transistores M1 e 
M2, de acordo com as equações (2.10) e (2.11): 
 
2
thGS1nDS1
)V(v
L
W
K
2
1
I −=
 
(2.10)
2
thGS2nDS2
)V(v
L
W
K
2
1
I −=
 
(2.11)
 
onde I
DS1
 e I
DS2
 são as correntes entre dreno e fonte dos transistores M1 e M2 
respectivamente, que levam em consideração as componentes de corrente contínua e 
alternada, v
GS1
 e v
GS2
 são as tensões entre porta e fonte dos transistores M1 e M2 que levam 
em consideração também as componentes contínua e alternada [2.12]. 
  Com base nas equações anteriores, é possível reescrever as equações da seguinte 
forma [equações (2.12) e (2.13)]: 
)V(v
L
W
K
2
1
I
thGS1nDS1
−=
 
(2.12)
)V(v
L
W
K
2
1
I
thGS2nDS2
−=
 
(2.13)
 
  Subtraindo-se (2.21) de (2.14) e fazendo-se v
id
=v
GS1
-v
GS2
, tem-se que: 
idnDS2DS1
v
L
W
K
2
1
II =−
 
(2.14)
 
onde v
id
 é a tensão diferencial de entrada do amplificador diferencial. 
Sabendo-se que o espelho de corrente impõe a seguinte condição para a corrente de 
saída do amplificador no transistor M10: 
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  Nota-se que as equações (2.14) e (2.15) geram duas equações com duas incógnitas, 
I
DS1
 e I
DS2
. Resolvendo as duas equações tem-se que: 
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(2.17)
 
  Finalmente, se a entrada do amplificador está no ponto de polarização quiescente (v
id
 = 
0) tem-se que as equações acima afirmam que: 
2
I
ii
O
DS2DS1
==
 
(2.18)
 
 Correspondendo que: 
GSGS2GS1
Vvv
=

=

 
(2.19)
 
  A equação (2.19) também pode ser representada desta forma: 
2
)V-(V
L
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2
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2
I
thGSn
O
=
 
(2.20)
 
  Através da equação (2.20) é possível reescrever as equações (2.16) e (2.17) em função 
da tensão V
GS
 e da tensão de limiar V
TH
 que pode ser descrita desta forma: 
2
THGS
id
id
THGS
OO
DS1
VV
2
v
1
2
v
VV
I
2
I
i












−
−














−
+=
 
(2.21)
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(2.22)
 
Sendo que para uma aproximação para pequenos sinais onde v
id
<<V
GS
-V
TH
, pode-se 
afirmar que: 
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(2.24)
 
onde i
ds1
 e i
ds2
 são as correntes diferenciais entre fonte e dreno dos transistores M1 e M2 
devido a aplicação de um sinal diferencial de tensão na entrada do amplificador diferencial, 
que apresentam os mesmo valores (i
ds1
=i
ds2
=i
ds
) dada pela equação (2.25) abaixo: 
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(2.25)
 
  No caso do transistor ser polarizado na região de saturação, pode-se afirmar que a 
transcondutância é dada pela equação (2.26): 
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  A transcondutância de cada transistor do par diferencial pode ser escrita como sendo: 
th
GS
O
th
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O
m
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(2.28)
 
Baseando-se nas equações (2.23) e (2.24) é possível afirmar que a corrente entre dreno 
e fonte do transistor M1 é acrescida da corrente diferencial i
ds
, já o transistor M2 sua corrente 
entre dreno e fonte é subtraída da corrente diferencial i
ds
 para os sinais de entrada diferenciais 
com v
id
<<V
GS
-V
th
. Substituindo a equação (2.27) em (2.25), pode-se escrever a corrente i
ds
 
como sendo simplesmente: 
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  Sendo assim, a corrente diferencial entre dreno e fonte em cada transistor do par 
diferencial é diretamente proporcional a sua transcondutância e a metade da tensão diferencial 
que é aplicada na entrada do amplificador   
Por sua vez, os transistores M3 e M4 do estágio amplificador diferencial funcionam 
como dois espelhos de corrente (M3 e M5, M4 e M6), estas correntes diferenciais são 
espelhadas através dos transistores M5 e M6, ou seja, i
ds5
 e i
ds6
, respectivamente. 
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(2.29)
 
  A corrente diferencial do transistor M7 é definida pela corrente diferencial entre dreno 
e fonte do transistor M5. O transistor M7 e M8 formam outro espelho de corrente, e a 
corrente i
ds8
 é dada pela equação (2.30): 
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(2.30)
 
Se M7 e M8 são casados, ou seja, tem a mesma dimensão, pode-se reescrever a 
equação (2.30): 
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(2.31)
 
c)  Estágio de saída em espelho de corrente 
Análise DC
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O estágio de saída também é polarizado pelos espelhos de corrente sendo sua corrente 
quiescente igual a I
0
/2, porque os transistores M4 e M6 espelham a corrente quiescente do 
transistor M2 para o estágio de saída formado pelos transistores M6 e M8. Para os parâmetros 
de construção dos transistores M6 e M8 a razão W/L deve ser ajustada de forma que suas 
tensões V
DS
 sejam as mesmas. Desta forma o nó de saída fica ajustado um valor igual à 
metade da tensão de alimentação do OTA (V
dd
/2). Só assim é possível obter a máxima 
excursão de saída do OTA projetado. 
 
Análise AC 
 
A tensão de saída diferencial v
o
 pode ser calculada utilizando o modelo de pequenos 
sinais dos transistores M6 e M8, onde r
06
 e r
08
 são as resistências diferenciais do modelo de 
pequenos sinais do MOSFET, mostrado na figura 2.7: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Figura
 2.7 – Modelo de pequenos sinais formados pelos 
transistores M6 e M8 [2.12] 
 
Baseando-se no modelo da figura 2.7, é possível escrever a equação de pequenos 
sinais 2.32: 
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(2.32)
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A resistência diferencial de um transistor MOSFET é dada pela equação abaixo: 
DS
EA
o
I
V
r =
 
(2.33)
 
Reescrevendo a equação (2.33) em função da tensão Early e a razão W/L do par 
diferencial, tem-se: 
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2.5 O ganho de tensão de pequenos sinais de malha aberta do OTA 
Uma vez definida a tensão de saída, através do modelo de pequenos sinais, é possível 
definir o ganho de tensão de malha aberta de pequenos sinais de baixas freqüências (A
V0
) do 
OTA [2.15], de acordo com a equação (2.35) abaixo: 
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(2.35)
 
Nota-se pela equação (2.35) que o ganho de tensão de malha aberta de pequenos sinais 
do OTA (A
V0
) é diretamente proporcional a razão entre as razões W/L dos transistores M6 e 
M4 ou dos transistores M5 e M3, respectivamente, da razão entre a transcondutância e a 
corrente entre dreno e fonte quiescente de um dos transistores que formam o par diferencial 
(M1 ou M2) e da razão entre o produto e a soma das tensões Early dos transistores do estágio 
de saída, formados pelos transistores M6 e M8. 
2.6 A freqüência de ganho unitário do OTA 
O Diagrama de Bode (figura 2.8) representa graficamente uma aproximação 
assintótica do comportamento da resposta em freqüência de um OTA, quando uma carga 
capacitiva C
L
 é colocada em sua saída. A freqüência de corte f
0
 é definida a -3 dB do ganho 
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de tensão de malha aberta de baixas freqüências. A freqüência de ganho unitário (f
T
) é a 
freqüência onde o ganho de malha aberta do OTA é igual a 1. Este último também pode ser 
representado como produto do ganho de tensão de malha aberta (A
V0
) pela largura de banda 
(GBW) [2.8, 2.10 e 2.12]. 
A freqüência de ganho unitário (f
T
) ou produto ganho de tensão pela largura de banda 
(GBW) do OTA, em primeira aproximação, pode ser definida em função da tensão Early e é 
dado pela equação (2.36): 
 
 
Figura 2.8 – Diagrama de Bode (Av x f) para um OTA [2.12] 
 
Onde f
0
 é definido pela equação (2.37): 
 
Onde R
th
 é a resistência de Thevenin equivalente do OTA, calculada a partir dos 
terminais do capacitor de carga C
L
, utilizando-se o modelo de pequenos sinais. 
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2.7 A margem de ganho e de fase do OTA 
Todo amplificador operacional realimentado pode apresentar estabilidade ou 
instabilidade em seu funcionamento e deve ser determinada na etapa de projeto, através da 
investigação do ganho de malha fechada (A
v
.β) em função da freqüência (f), onde A
V
 é o 
ganho de tensão de malha aberta e β é o ganho da realimentação negativa do circuito. Um dos 
meios mais simples e eficazes de se caracterizar esta propriedade é através do diagrama de 
Bode para o produto A
v
.β como é mostrado na figura 2.9 [2.14]. 
 
 
 
Figura
 2.9 – Diagrama de blocos de um amplificador realimentado 
 
onde X
s
 é a fonte do sinal de entrada, X
f
 é o sinal amplificado da realimentação negativa, X
i
 é 
a diferença entre os sinais X
s
 e X
f
, X
0
 é o sinal de saída, A
f
 é o ganho do amplificador 
realimentado. 
Para saber se um sistema é estável ou instável basta analisar seu diagrama de Bode, 
com relação aos seus valores de Margem de Ganho (MG) e Margem de Fase (ϕ
M
) (figura 
2.10), onde f
180°
 é a freqüência para uma defasagem de 180° em relação ao sinal de entrada. 
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Figura
 2.10 – Estabilidade e Instabilidade de circuitos 
realimentados definidas através de Diagrama de Bode [2.12] 
 
  Determina-se que um amplificador realimentado é estável se na freqüência f
180°
, o 
valor do ganho de tensão de malha fechada A
v
.β fica abaixo da unidade, ou seja, menor que 
um (quando apresentado em escala em dB). A diferença entre o valor do módulo de A
v
.β em 
f
180°
 e a unidade é chamado de margem de ganho (MG), e é expressa em dB. A margem de 
ganho de tensão de malha fechada pode ser aumentada de tal forma que seja mantida a 
estabilidade do amplificador. Os amplificadores com realimentação são projetados para 
apresentar uma margem de ganho suficiente, para permitir as variações ambientais inevitáveis 
externas ao circuito, tais como, temperatura, pressão, radiação, umidade, etc. 
  É possível estudar a estabilidade de um circuito realimentado de outra forma.  
Utilizando o diagrama de Bode, na freqüência onde o gráfico corta o eixo x, ou seja, no ponto 
onde o módulo de (A
v
.β) é igual a um, a freqüência deve ser medida. Se nesta freqüência, o 
ângulo de fase em módulo for menor do que 180°, então o amplificador realimentado estará 
estável. Denomina-se a diferença entre o ângulo de fase nesta freqüência e 180° como sendo 
a Margem de Fase (ϕ
M
 ou PM). 
  Pode-se determinar se um circuito é instável se a freqüência onde o ganho de tensão 
unitário (onde cruza o eixo da freqüência), e o atraso na fase deste ponto é maior que 180°.  
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Em sua maioria, os amplificadores realimentados são projetados para apresentar margem de 
fase de pelo menos 45°. 
   A margem de fase de um OTA pode ser determinada, uma vez que o pólo dominante 
produz uma margem de fase de 45° na freqüência de corte f
0
, através da equação (2.38): 
 
Onde ω
P1
=g
m4
/C1, como sendo a freqüência do segundo pólo, que é determinada pela razão 
da transcondutância do transistor M4 (g
m4
) e a capacitância total interna do nó 1 (C1), 
ω
P2
=g
m7
/C2, como sendo a freqüência do terceiro pólo que é determinada pela 
transcondutância do transistor M7 e a capacitância total interna do nó2 (C2), ω
Pz
=2ω
P2
, como 
sendo a freqüência do zero que está situado a uma oitava de ω
P2
 e que é introduzido pelo 
espelho de corrente implementado com transistores do tipo nMOSFETs (M7-M8) ao estágio 
de única saída e ω
T
 é a freqüência de ganho de tensão de malha fechada unitário. 
  As capacitâncias C1 e C2 são definidas através da soma das capacitâncias intrínsecas 
de sobreposição (porta e fonte, porta e dreno e porta e substrato). O modelo completo pode 
ser encontrado na referência [2.12 e 2.14]. 
2.8 Ruído Flicker 
O ruído nos dispositivos semicondutores é um processo aleatório. Isto significa que o 
valor do ruído não pode ser pré-determinado em nenhum momento com exatidão, mesmo que 
seus valores iniciais sejam conhecidos. Ou seja, não é possível prever sua forma de onda, 
mesmo que se tenha uma amostra de sua forma de onda na entrada do circuito. Esta é a 
diferença entre um fenômeno determinado e um fenômeno aleatório [2.16]. 
Se o valor instantâneo de um ruído no domínio do tempo não pode ser pré-
determinado, é necessário observar a forma de onda do ruído por um período de tempo e 
usando os resultados medidos experimentalmente, implementa-se um modelo matemático 
estatístico, afim de que seja possível conhecer suas propriedades que são úteis na análise dos 
circuitos. 
O conceito de potência média é definido em relação à freqüência do ruído ou ao seu 
espectro. A densidade espectral de potência [S(
f)] mostra o quanto de potência o sinal carrega 
para uma determinada condição de polarização. Mais especificamente, a densidade espectral 
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de potência (S), em função da freqüência [S(f)] de uma forma de onda de um ruído x(t). É 
comum chamar esta caracterização elétrica simplesmente de densidade espectral de potência 
(S), e sua representação é expressa em V
2
/Hz, ao invés de W/Hz. Em algumas representações 
é comum encontrar também V/
Hz
. 
Existem diversos tipos de ruído, tais como: 
•
  Ruído Branco 
•
  Ruído Térmico 
•
  Ruído Flicker 
Nesta obra somente é estudado e comparado o ruído flicker (1/f) nos transistores 
convencional e GC SOI nMOSFETs, como também nos OTAs implementados com estes 
diferentes dispositivos. 
Na interface entre o óxido de porta e o substrato de silício de um MOSFET, onde 
muitas ligações “intermitentes” são geradas, criando-se um estado de energia extra (figura 
2.11). Quando os portadores se movimentam pela interface, alguns aleatoriamente são 
capturados e soltos por tais estados de energia, introduzindo um ruído do tipo flicker (1/f) na 
corrente entre dreno e fonte [2.17]. 
 
Figura 2.11 – Ligações intermitentes na interface óxido-silício[2.16] 
 
Diferentemente do ruído térmico, a potência média do ruído flicker não pode ser 
determinada facilmente. Dependendo da pureza da interface óxido-silício, o ruído flicker 
pode assumir valores consideravelmente diferentes, que podem variar de uma tecnologia 
CMOS para outra. O ruído flicker é mais facilmente modelado como uma fonte de tensão em 
série com a porta, de forma simplificada, e relaciona o ruído à construção física do 
dispositivo, e é equacionado de acordo com a expressão (2.39) [2.16]: 
f
1
WLC
K
V
OX
2
n
⋅=
 
(2.39)
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onde K é uma constante que dependente do processo de fabricação, e o seu valor típico é de       
10
-25
 V
2
F para 1 Hz de largura de banda. 
A densidade espectral (figura 2.12) é inversamente proporcional à freqüência, onde o 
fenômeno de captura e liberação dos portadores associados às ligações intermitentes da rede 
cristalina ocorre mais em baixas freqüências. Por esta razão o ruído flicker também é 
chamado de ruído 1/
f. De acordo com a literatura, esse fenômeno não depende da condição 
de polarização e da temperatura. Isto é somente uma aproximação, mas na realidade o 
equacionamento do ruído flicker é muito mais complexo [2.17]. 
 
Figura 2.12 – Comportamento característico de uma curva da 
Densidade Espectral de Potência do ruído flicker. 
 
  Pode-se verificar que após a curva característica 1/
f  do ruído flicker, existe um 
patamar, onde o ruído entra em regime estacionário. Este patamar dá início ao chamado ruído 
térmico. 
O ruído flicker é inversamente proporcional a área do dispositivo (WL) (equação 2.39) 
e sugere que o ruído 1/
f somente pode diminuir se houver um aumento da área do dispositivo, 
assim, não é surpresa nenhuma verificar áreas de transistores de diversos milhares de 
micrometros quadrados em aplicações de circuitos integrados de baixo ruído [2.16]. 
Recentemente, a disponibilidade de MOSFETs de dimensões submicrométricas, 
possibilitou o estudo do ruído gerado pelas armadilhas existentes na interface óxido e silício.  
Para MOSFETs com uma área muito pequena, menor que 1 µm
2
, é possível ter somente uma 
única armadilha de óxido ativa na redondeza do nível de quasi-Fermi por todo o canal. A 
captura e a liberação de um portador pela armadilha de interface resultam em uma discreta 
modulação da corrente no canal, resultado em um sinal aleatório como o de um “sinal 
telegráfico”. Baseando-se nesta nova informação obtida pelo ruído “telegráfico” aleatório, e 
incorporando-se o número de flutuações e as variações da mobilidade na superfície do canal, 
Ruído Flicke
r

Ruído Térmico 
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um novo modelo para o ruído foi criado, denominado de modelo unificado do ruído flicker.  
Uma vez que estas flutuações têm a mesma causa, eles são correlacionados entre si. Este 
modelo unificado da Densidade Espectral de Ruído [S
id
(f)] pode explicar com maior exatidão 
os fenômenos antes não considerados nos modelos de ruído mais simples, como mostra a 
equação 2.40 [2.18]. 
 
∫
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onde k
B
 é a Constante de Boltzmann, T é a temperatura absoluta, I
d
 é a corrente de dreno, µ
eff
 
é a mobilidade efetiva, L é o comprimento de canal, γ é o coeficiente de atenuação da função 
de onda do elétron no óxido, N é a densidade de portadores de canal e [N
t
*
(E
fn
)] é a densidade 
de armadilhas efetiva no óxido que produz a mesma potência de ruído como se não houvesse 
contribuições das flutuações da mobilidade. Ou seja, [N
t
*
(E
fn
)] é matematicamente 
relacionado com uma função quadrática da densidade de portadores no canal [2.18], na qual 
pode ser expressa pela equação a seguir: 
 
2*
)( CNBNAEN
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++=
 
(2.41)
 
onde A, B e C são parâmetros empíricos do modelo dependentes da tecnologia adotada. 
O modelo unificado de ruído, desenvolvido pelos pesquisadores da Universidade de 
Berkley na Califórnia [2.18 e 2.19], uniu três modelos de ruído que já existiam antes da 
unificação. Esse modelo unificado de ruído está implementado no simulador SPICE 
(AIMSPICE), denominado BSIM3SOI, que leva em consideração a tecnologia SOI. 
A densidade de ruído na camada de inversão de portadores é dada pela equação (2.42). 
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onde k
B
 é a Constante de Boltzmann, T é a temperatura absoluta, I
ds
 é a corrente de dreno, µ
eff
 é 
a mobilidade efetiva, W
eff
 é a largura efetiva de canal, L
eff
 é o comprimento efetivo de canal, 
A
bulk
 é o fator de carga do substrato, γ é o coeficiente de atenuação da função de onda do elétron 
no óxido, f é a freqüência, ef é o expoente flicker, C
OX
 é a capacitância entre porta e óxido, 
NOIA, NOIB, NOIC são os constantes do modelo do ruído flicker. 
Na equação (2.42), a segunda parcela da equação é pouco significativa se comparada 
com a primeira parcela, devido ao valor de ∆L
clm
 . 
O parâmetro N
0
 é a densidade de portadores no lado da fonte e é dada pela equação 
(2.43). 
q
VC
N
gsteffox
0
=
 
 
(2.43)
onde V
gsteff 
é a sobretensão de porta efetiva 
O parâmetro N1 é a densidade de portadores no lado do dreno e é dada pela equação 
(2.44). 
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onde V
gsteff
 é a sobretensão de dreno efetiva e v
t
 é a tensão térmica. 
O parâmetro N
*
 é dado pela equação (2.45) 
(
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(2.45)
Onde CIT é a capacitância que está relacionado às armadilhas de interface e C
d
 é a capacitância 
de depleção. 
O parâmetro ∆L
clm
 é a variação do comprimento do canal devido à modulação de canal 
(equação 2.46) 
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onde E
sat
 é a saturação do campo elétrico do canal por ionização por impacto e é dada pela 
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equação (2.47), EM é o campo elétrico crítico no canal (em V/m) e Litl é a profundidade da 
corrente de dreno. 
eff
sat
sat
µ
2V
E =
 
 
(2.47)
 
onde V
sat 
é a velocidade de saturação dos portadores em temperatura ambiente. 
  Na região de sublimiar, a equação da densidade de ruído é dada pela equação (2.48). 
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Enfim, a densidade de ruído flicker total é dado por S
id
(f) conforme a equação (2.49): 
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Cada gerador de ruído, intrínseco de cada dispositivo, contribui com o ruído total na 
saída de um circuito. O efeito de todos os geradores de ruído pode ser encontrado somando-
se o valor da média ao quadrado de cada parcela individual do ruído de cada um dos 
dispositivos que compõem o circuito. Uma vez que a média quadrática da tensão de ruído na 
saída é encontrada, todos os ruídos podem ser representados por um ruído equivalente na 
entrada do circuito através de uma fonte de tensão, como mostra a figura (2.13). 
 
 
(a)        (b) 
Figura
 2.13 – Circuito com ruído flicker (a) e circuito sem ruído com uma 
fonte de tensão equivalente de ruído flicker referenciado à entrada (b) 
 
O ruído flicker referenciado à entrada [V
i(noise)
] é encontrado dividindo-se a tensão de 
saída [V
o(noise)
] pelo ganho de tensão de malha aberta (A
V0
) do circuito, que é também 
chamado de 
Input Refered Noise. O ganho de tensão de malha aberta é dado pela razão entre 
a tensão da saída pela tensão de entrada do circuito. O simulador SPICE calcula o ruído de 
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saída e o ruído de entrada equivalente através dos comandos “.ONOISE” e “.INOISE”, 
respectivamente, nos quais são calculados em V
2
/Hz. Dividindo-se o valor da média 
quadrática do ruído de tensão de saída [V
o(noise)
], pela banda passante do ruído (∆f), tem-se a 
densidade espectral de ruído da saída (S
o
), como segue na equação (2.50): 
 
f∆
V
S
o(noise)
o
=
 
(2.50)
 
Dividindo-se a densidade espectral de ruído da saída (S
o
), pelo ganho de tensão de 
malha aberta, obtém-se a densidade espectral de ruído da saída referenciado à entrada (S
i
) 
(equação 2.51). 
V0
o
i
A
V
S =
 
(2.51)
2.9 Representação Elétrica do Transistor de Canal Gradual (GC) SOI 
nMOSFET 
Pode-se representar o SOI nMOSFET de canal gradual (GC), como sendo uma 
associação série de dois SOI nMOSFET de tecnologia convencional, conforme a 
representação elétrica da figura 2.14 [2.19]. Onde cada transistor dessa associação série 
representa uma parte do canal, cada qual com seu respectivo comprimento de canal (L
LD
 e 
L
HD
=L-L
LD
) e tensão de limiar (V
tL
 e V
tH
), ou seja, os SOI nMOSFETs convencionais M
LD
 e 
M
HD
 representam as regiões do canal com dopagem natural da lamina de silício e com 
dopagem definida pela implantação iônica de ajuste de tensão limiar, respectivamente. 
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Figura 2.14 – Associação série de dois SOI nMOSFET 
convencionais representando eletricamente o transistor GC SOI 
nMOSFET [2.12] 
 
 Na figura 2.14, V
GF
 é a tensão entre porta e fonte da associação serie, V
GSH
 e V
GSL
 são 
as tensões entre porta e fonte reais dos SOI nMOSFETs da associação série, respectivamente, 
V
DSH
 e V
DSL
 são as tensões entre dreno e fonte reais dos SOI nMOSFETs que pertencem a 
associação serie, respectivamente, R
D
 e R
S
 são as resistências série de dreno e fonte da 
associação série, respectivamente e I
DS
 é a corrente entre fonte e dreno da associação série. 
Como não existe ainda modelos específicos para o GC SOI nMOSFET nos 
simuladores SPICE, a associação série de dois SOI nMOSFET convencionais é usada para 
simular esse dispositivo. 
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3   PROJETO DE UM APLICIFADOR OPERACIONAL DE 
TRANSCONDUTÂNCIA 
3.1 Introdução 
O objetivo principal deste capítulo é descrever o procedimento de projeto de um 
amplificador operacional de transcondutância através da utilização da metodologia de projeto 
que usa a curva g
m
/I
DS 
x I
DS
/(W/L)[3.1]. Adicionalmente, é realizada uma proposta um leiaute 
para o OTA descrito na referência [3.2]. 
Sabe-se que um dos principais blocos básicos construtivos em aplicações analógicas 
(circuitos amplificadores, conversores A/D e D/A e filtros ativos) é o amplificador 
operacional, fundamentalmente aqueles que operam em alta freqüência para aplicações em 
telecomunicações. O projeto consiste de um amplificador operacional de transcondutância 
(OTA) que é implementado com SOI MOSFETs convencionais de comprimento de canal (L) 
de 3 µm e freqüência de ganho unitário em torno de 100 MHz. A figura 3.1 apresenta o 
circuito do OTA que será utilizado neste trabalho[3.3]. 
I
bias
v
in-
v
in+
M5 M3
M1 M2
M4 M6
M7 M9 M10 M8
V
dd
V
SS
v
out
Nó 1
Nó 2
 
Figura 3.1 – Arquitetura de um amplificador operacional de 
transcondutância (OTA) de um único estágio e uma única saída [3.3] 
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A metodologia de desenvolvimento de projeto a ser estudada neste trabalho é baseada 
na curva da razão da transcondutância pela corrente entre dreno e fonte (g
m
/I
DS
) em função da 
razão da corrente entre dreno e fonte pela razão de aspecto (W/L) [g
m
/I
DS 
x I
DS
/(W/L)]. Ela é 
usada para determinar as dimensões dos transistores e as regiões de operação de inversão que 
eles operam. 
3.2 Características do Projeto 
 Deseja-se que o OTA apresente um ganho de tensão em malha aberta (A
V0
) em torno 
de 35 dB e uma freqüência de ganho unitário (f
T
) de aproximadamente 100 MHz. Este 
projeto é baseado na tecnologia SOI CMOS do IMEC (Bélgica), onde a tensão de limiar é de 
0,4 V para ambos os transistores (p e n) e a tensão Early é de 7 V/µm para uma faixa de 
valores de comprimento de canal que varia de 3 a 12 micrometros [3.1]. 
Deseja-se também que a potência dissipada (P) deva ser em torno de 30 mW, para uma 
tensão de alimentação (V
dd
) igual a 4 V, e uma capacitância de carga (C
L
) de 7 pF, de acordo 
com a referência [3.2]. 
3.3 Desenvolvimento do Projeto 
Uma vez especificado o ganho de tensão de malha aberta (A
V0
), que é de 35 dB, 
determina-se o seu valor adimensional correspondente [35 dB=20.log(A
V0
)], que neste caso é 
igual a 56. 
Através da equação (2.35), conhecendo-se A
V0
, adotando-se que os comprimentos de 
canal dos transistores M6 e M8 sejam de 3 µm e levando-se em conta que a taxa de variação 
das tensões Early em função do comprimento de canal, que é de 7 V/µm, resulta numa tensão 
de V
EA6
 e V
EA8
 igual a -21V.
 
 Além disto, neste projeto a razão de aspecto dos transistores M6 
e M4 serão consideradas iguais, ou seja, serão transistores casados (mesmas dimensões e 
similares características físicas e elétricas). Desta forma, pode-se determinar o valor, através 
da equação (2.35), de g
m
/I
DS
, que é de 5,35. 
Utilizando-se do gráfico da figura 3.2 e com o valor de g
m
/I
DS
 obtido, pode-se extrair o 
valor de I
DS
/(W/L), que neste caso é aproximadamente igual a 6x10
-6
 A. 
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Figura 3.2 – Curva experimental g
m
/I
DS
 x I
DS
 / (W/L) do Transistor 
SOI nMOSFET [3.3] 
 
O valor da corrente entre dreno e fonte dos transistores do par diferencial (I
DS1,2
) pode 
ser obtido por meio da potência dissipada (P) e da tensão de alimentação do circuito (V
dd
) 
especificados no projeto. Para isso, a corrente total do circuito vale I
total
 = P/V
dd 
= 30 mW/4 V 
= 7,5 mA. Analisando-se o circuito, o valor da corrente I
DS1,2
 é dado por I
total
/6, que neste 
caso é igual a 1,25 mA e conseqüentemente a corrente de polarização do estágio diferencial, 
que é definida pelo espelho de corrente formado pelos transistores M9 e M10 fica 
determinada e vale 2,5 mA. Neste caso os transistores M9 e M10 também são considerados 
casados. 
 Portanto,  adotando-se I
DS1,2
=1,25 mA, por exemplo, pode-se obter o valor (W/L)
1,2
 
dos transistores nMOSFET do par diferencial M1 e M2 [I
DS1,2
/(W/L)
1,2
 = 6x10
-6
], que neste 
caso é aproximadamente 208, mas como esta é a primeira interação do projeto, será 
considerado um valor inteiro de 200. Adotando-se os comprimentos de canal (L) dos 
transistores M1 e M2 iguais a 3 µm, pode-se determinar a largura de canal dos transistores 
M1 e M2 (W
1,2
), que neste caso é igual a 600 µm. 
Seguindo o procedimento da referência [3.1], as simulações SPICE da resposta em 
freqüência (análise AC) devem ser realizadas, por adotar os valores de g
m
/I
DS
 de cada um dos 
transistores, obtendo-se assim, através da curva g
m
/I
DS 
x I
DS
/(W/L), os valores de W/L desses 
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transistores, e avaliando os resultados da tensão de saída de corrente contínua (valor ideal 
igual a 2V, ou seja, V
dd
/2), que todos os transistores estejam na região de saturação, além dos 
valores de A
V0
, f
T
 e PM. Diversas iterações devem ser feitas de tal forma que atenda as 
especificações do projeto. 
A tabela 3.1 apresenta as dimensões finais dos transistores que foram projetados pelos 
autores da referência [3.2]. 
Tabela 3.1 – Dimensões W/L dos SOI MOSFETs descritos na referência [3.2] 
 OTA Convencional 
L
LD
/L 
- 
M1-M2 
600 
µ

m /3 
µ

m 
M3-M4 
300 
µ

m /3 
µ

m 
M5-M6 
300 
µ

m /3 
µ

m 
M7-M8 
200 
µ

m/5 
µ

m 
M9-M10 
600 
µ

m /3 
µ

m 
 
  Adicionalmente, este capítulo redesenha um leiaute [2.12] para OTA da referência 
[3.2], como está indicado na figura 3.3, utilizando-se o programa editor de máscaras 
“Microwind 3.1”. Para que o leiaute pudesse ficar mais concentrado o máximo possível numa 
mesma região da lâmina de silício, utilizou-se a técnica de “multi-dedos” (multi-fingers), 
tornando cada transistor mais compactos. Esta técnica é amplamente usada em processos 
industriais de larga escala visando melhor aproveitamento do espaço da lâmina, porém neste 
leiaute não houve o objetivo de se obter o melhor casamento. 
  A área total deste OTA é compreendida como sendo a parte ativa dos transistores, ou 
seja, é a soma total da máscara dos transistores SOI nMOSFETs e SOI pMOSFETs onde não 
são considerados os 
pads de ligação externa do circuito ou a distância entre os transistores.  
Este valor servirá de referência para os demais tipos de OTAs propostos neste trabalho. Para 
o OTA Convencional proposto no leiaute a seguir sua área total é de 58600 µm
2
. 
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Figura 3.3 – Sugestão de Leiaute otimizado para o OTA projetado 
[3.2] 
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4   PROCESSO DE CALIBRAÇÃO DOS PARÂMETROS DO 
MODELO BSIM3SOI DO SPICE 
 
O objetivo deste capítulo é descrever e realizar o processo de calibração dos 
parâmetros do modelo BSIM3SOI dos SOI MOSFETs convencional e de canal gradual para 
que seja possível realizar o estudo do ruído em amplificadores operacionais de 
transcondutância. 
O simulador utilizado neste trabalho foi o AIMSPICE [4.1], que pode ser obtido 
gratuitamente para uso estudantil através do site www.aimspice.com
. Existem diversos 
simuladores SPICE disponíveis no mercado, porém este em particular foi escolhido 
principalmente porque incorpora os modelos da tecnologia SOI, que é objeto deste trabalho. O 
modelo utilizado neste trabalho foi o BSIM3SOI, versão 3.1, que foi desenvolvido pela 
Universidade da Califórnia, em Berkley. Ele é ativado através do comando de definição de 
nível intitulado de 
Level 19 [4.3]. Esse simulador é da terceira geração de simuladores e 
engloba a tecnologia SOI MOSFET. Além disso, outro fator fundamental para a escolha do 
BSIM3SOI, é que ali apresenta o modelo unificado de ruído flicker, que é o foco deste 
trabalho. 
Antes de definir um modelo a ser usado na simulação SPICE, é necessário conhecer 
suas particularidades e cada um dos seus parâmetros, como também seus os valores iniciais, 
para que seja possível realizar a calibração do simulador em relação aos resultados 
experimentais de um determinado transistor [4.2]. 
Exemplos de arquivos de simulação AIMSPICE com o modelo BSIM3SOI, são 
apresentados no 
Anexo A deste trabalho. 
4.1 Calibração do modelo BSIM3SOI do SPICE em nível de Transistor 
Sabendo-se que a tensão Early segue a relação de 7 V/µm para uma faixa de valores 
que vai se 3 µm a 12 µm, o circuito será inicialmente projetado com transistores com 
comprimento de canal de 3 µm, objetivando uma menor área de silício a ser consumida por 
esse circuito. Dessa forma, a tensão Early dos transistores do par diferencial (M1 e M2) será 
de -21 V para . Nesse projeto é considerado que a tensão Early dos transistores canal n e p 
são iguais. 
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A partir das condições iniciais dos parâmetros (valores default) do modelo BSIM3SOI 
disponibilizados pelos pesquisadores da Universidade de Berkley, foram adequados alguns 
parâmetros conhecidos da tecnologia SOI CMOS do IMEC (tensão de limiar, espessura de 
óxido, concentrações de fonte, substrato e dreno e os parâmetros que definem a tensão Early).  
Dessa forma, são geradas por simulação SPICE, as curvas características I
DS
xV
GS
 e I
DS
xV
DS
, 
que são comparadas com as curvas experimentais do SOI nMOSFET convencional. O 
processo de calibração, ou seja, os adequados ajustes dos parâmetros do modelo BSIM3SOI é 
iterativo e só é finalizado, quando ocorrer um bom casamento entre os resultados de 
simulação e os resultados experimentais (erros menores e iguais a 10%). Uma vez que houve 
um bom casamento entre os resultados de simulação e os experimentais, o modelo BSIM3SOI 
do simulador AIMSPICE torna-se calibrado. 
Como a tensão Early é um dos principais parâmetros para alcançar o ganho de tensão 
de malha aberta pretendido neste estudo, no modelo BSIM3SOI, os parâmetros responsáveis 
por definir a tensão Early são: 
•
  Vsat – Velocidade de saturação dos portadores em temperatura ambiente; 
•
  Pvag – Índice de dependência da tensão de porta em relação à tensão Early 
(empírico); 
•
  Lint – Comprimento de canal, sem a influência da polarização de porta e 
dreno; 
•
  Wint – Largura de canal, sem a influência da polarização de porta e dreno; 
A partir dos valores default dos parâmetros BSIM3SOI, foram redefinidos os seguintes 
parâmetros para adequar com o modelo CMOS do IMEC: Vth igual a 0,4V, Tox (espessura 
do óxido de porta) igual a 30nm, Tsi (espessura da película de Silício) igual a 80 nm, Tbox 
(espessura do óxido enterrado) igual a 390 nm, Nsub (concentração de dopagem do substrato) 
igual a 1x10
17
 cm
-3
, Nch (concentração da dopagem de canal) igual a 1x10
17
 cm
-3
, e XJ 
(profundidade da junção metalúrgica) igual a 50 nm, L (comprimento de canal) igual a 3 µm e 
W (largura de canal) igual a 600 µm, conforme dimensões dos transistores M1 e M2 da tabela 
3.1. Simulações SPICE foram realizadas para obtenção das curvas I
DS
 x V
DS
. A tensão Early 
foi extraída e comparada com o valor de -21V para um comprimento de canal de 3 µm. Caso 
o valor da tensão Early fosse diferente de -21V, os parâmetros Vsat, PVAG, Lint e Wint que 
definem a tensão Early são reajustados e uma nova simulação SPICE é realizada. Este 
processo é iterativo até que a tensão Early de -21V seja alcançada. Neste caso, os parâmetros  
de ajuste da tensão Early do modelo BSIM3SOI foram ajustados da seguinte forma para 
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alcançar uma tensão de -21V: Vsat igual a 1x10
5
 m/s, Pvag=-41,4, Lint=0,5x10
-7
 m e 
Wint=0,5x10
-7
 m. A figura (4.1) apresenta a curva I
DS
 x V
DS
 com V
GS
 igual a 0,6V. 
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V
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= 0,6V
I
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 x V
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Figura 4.1 – Curva I
DS
 x V
DS
 obtida por simulação SPICE do SOI 
nMOSFET convencional para ajuste da tensão Early 
 
O mesmo procedimento é realizado para calibrar o modelo BSIM3SOI do GC SOI 
nMOSFET considerando L
LD
/L de 0,33. Os valores considerados neste trabalho para a tensão 
Early do GC SOI nMOSFET usados para calibrar o BSIM3SOI é de -80V considerando um 
comprimento de canal L=3 µm e um L
LD
/L de 0,33 [3.2]. Para esta calibração da tensão Early 
do GC SOI nMSFET (associação série) de L=3 µm e um L
LD
/L de 0,33 os seguintes ajustes 
foram realizados: 
•
  M
LD
 (Low Dopped): Vsat=1 x10
4
 m/s, PVAG=-25, Lint=0,865 x 10
-9
 m e Lint= 
0,5 x 10
-9
 m 
•
  M
HD
 (High Dopped): Vsat=6 x10
4
 m/s, PVAG=-20, Lint=0,865 x 10
-9
 m e 
Lint= 0,5 x 10
-9
 m 
O mesmo procedimento foi realizado para calibrar a tensão Early, que neste caso é de -
130V dos transistores que compõem a associação série do GC SOI nMOSFET com L=5 µm e 
L
LD
/L de 0,33. 
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4.2 Calibração do modelo BSIM3SOI em nível de Amplificador 
Operacional 
Uma vez calibrado o modelo BSIM3SOI no nível de transistor (SOI nMOSFETs 
convencional e de canal gradual), se faz necessário usá-lo nas simulações SPICE de resposta 
em freqüência (análise AC) dos amplificadores operacionais, para novamente fazer um outro 
ajuste dos parâmetros do BSIM3SOI dos SOI MOSFETs (canal n e p) que interferem na 
resposta em freqüência (principalmente as capacitâncias das junções e resistências série 
inerentes a estrutura desses transistores). Esse processo é chamado de calibração do modelo 
BSIM3SOI em corrente alternada, ou de resposta em freqüência. 
Esse novo processo de calibração é realizado para ajustar os parâmetros do modelo 
BSIM3SOI dos transistores que interferem na resposta em freqüência do OTA, com o 
objetivo de reproduzir praticamente o mesmo resultado experimental do comportamento em 
corrente contínua (tensão na saída, verificar se todos os transistores operam na região de 
saturação, etc) e em corrente alternada (resposta em freqüência: A
V0
, f
T
 e margem de fase) dos 
OTAs, sem alterar os parâmetros anteriormente definidos no processo de calibração em nível 
de transistor. 
Inicialmente foram calibrados os parâmetros de corrente alternada do BSIM3SOI dos 
SOI MOSFETs convencional (canal n e p) do OTA implementado com tecnologia 
convencional (OTA convencional), utilizando-se as dimensões da referência [3.2] que estão 
descritas no Capítulo 3. Após a finalização do processo de calibração, foram geradas as 
curvas simuladas do ganho de tensão de malha aberta (A
V0
) e Fase em função da freqüência, 
respectivamente [Figura 4.2(a) e (b)]. 
A partir do arquivo de simulação de entrada do OTA convencional, com os parâmetros 
do modelo BSIM3SOI devidamente calibrados dos SOI MOSFETs (canal n e p), foi criado o 
arquivo de simulação de entrada do GC OTA, por simplesmente substituir os SOI nMOSFETs 
pela associação série de dois SOI nMOSFETs convencionais que representam o GC SOI 
nMOSFET. Neste caso foi considerada uma razão L
LD
/L de 0,33, ou seja, para o caso de um 
GC SOI nMOSFET de comprimento de canal de 3 µm, o SOI nMOSFET que representa a 
região de dopagem natural, apresenta um comprimento de canal de 1 µm e o SOI nMOSFET 
que representa a região com dopagem definida pela implantação iônica de ajuste da tensão de 
limiar, apresenta um comprimento de canal de 2 µm. Em seguida foram calibrados os 
parâmetros do BSIM3SOI de corrente alternada somente dos SOI nMOSFETs pertencentes a 
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associação série que representam os GC SOI nMOSFETs (nenhuma modificação nos 
parâmetros dos SOI pMOSFETs foram realizadas, pois já foram calibradas no processo 
anterior) do OTA implementado GC SOI nMOSFET (GC OTA). 
Como pode ser observado através da figura (4.2 (a) e (b)), após realizar o processo de 
calibração do modelo BSIM3SOI em corrente alternada (AC) dos OTAs implementados com 
SOI MOSFETs convencional e de canal gradual, notamos que existe uma razoável 
concordância (15 % de erro) entre as simulações SPICE e os resultados experimentais [4.4]. 
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Figura 4.2 (a)– Resposta em freqüência dos OTAs implementados 
com SOI nMOSFETs convencional e de canal gradual: A
V
xf 
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Figura
 4.2 (b)– Resposta em freqüência dos OTAs implementados 
com SOI nMOSFETs convencional e de canal gradual: Fase x f 
 
Analisando a figura 4.2 (a), o ganho de tensão de malha aberta do GC OTA é de 38,34 
dB, enquanto que o ganho de tensão de malha aberta do OTA convencional é de 33,6 dB, ou 
seja, houve um aumento aproximado de 5 dB. Na figura 4.2 (b) a margem de fase (ϕ
F
) do 
OTA convencional é de 48º e do GC OTA é de 39,1°, valores que constatam que esses 
amplificadores são estáveis (Tabela 4.1). 
 
Tabela
 4.1 – Tabela comparativa de resultados simulados de A
V0
 e φ
F
 
 
 
 
 
 
 
A seguir é apresentado uma sugestão de leiaute para o OTA GC SOI MOSFET (figura 
4.3) e um detalhe do Transistor GC SOI nMOSFET M1do OTA GC na figura (4.4). 
 
 
OTA 
Convencional 
OTA GC SOI 
nMOSFET 
L
LD
/L 
- 0,33  
A
V0
 (dB) 
33,7 38,3 
φ
F
 (º) 
48,0 39,1 
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Figura
 4.3 – Sugestão de leiaute para o OTA GC implementados 
com GC SOI nMOSFET de 3µm com L
LD
/L de 0,33 [3.2] 
 
Figura
 4.4 – Detalhe do transistor GC SOI nMOSFET M1 para 
L=3µm e L
LD
/L de 0,33 [3.2] 
M1 M2
M9 M10
M8 M7
M3
M4 M5 M6
Dreno 
Fonte 
Mascara para geração da 
região de dopagem alta para 
ajuste da tensão de limiar 
L
HD 
L
LD 
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4.3 Calibração dos parâmetros do ruído do modelo BSIM3SOI do SPICE 
em nível de transistores 
Para a realização do estudo do ruído em amplificadores operacionais por simulação 
SPICE, além das calibrações já realizadas até agora, também é necessário realizar a calibração 
dos parâmetros referentes ao ruído do modelo BSIM3SOI dos transistores. Para isso é 
necessário habilitar o modelo unificado de ruído do BSIM3SOI, definindo a variável 
denominada NOIMOD para ser igual a 2 [4.3]. 
Os parâmetros de calibração referentes ao ruído do modelo BSIM3SOI são descritos a 
seguir: 
•
  NOIMOD – Flag de seleção do tipo de análise de ruído será considerado no 
simulador (Simplificado / Unificado) 
•
  KF – Coeficiente de Ruído Flicker; 
•
  NOIA – Constante A do Ruído Flicker; 
•
  NOIB – Constante B do Ruído Flicker; 
•
  NOIC – Constante C do Ruído Flicker; 
•
  EM – Campo elétrico crítico do canal na saturação (V/m); 
•
  AF – Expoente de Ruído Flicker; 
•
  EF – Expoente da freqüência do Ruído Flicker; 
 
Os parâmetros do ruído do modelo BSIM3SOI dos SOI nMOSFETs foram calibrados 
para reproduzir os resultados experimentais da densidade espectral de ruído referenciada a 
entrada, que foram reportadas na referência [4.6]. 
A tabela 4.2 apresenta a densidade espectral de ruído referenciada a entrada dos SOI 
nMOSFETs convencional e de canal gradual experimental, obtida da referência [4.6] e a 
obtida por simulação SPICE, após a realização do processo de calibração do modelo 
BSIM3SOI. 
 
Tabela
 4.2 – Densidade Espectral de Ruído referenciado à entrada (V
2
/Hz) referente a uma freqüência 
de 10 Hz dos SOI nMOSFETs convencional e de canal gradual, para um comprimento de canal de 3 µm. 
 
V
2
/Hz  Experimental  Simulação SPICE 
SOI nMOSFET convencional  1.15x10
-11
 1.13x10
-11
 
GC SOI nMOSFET - L
LD
/L=0,33 2.65x10
-11
 2.68x10
-11
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Os valores dos parâmetros do ruído do modelo BSIM3SOI após realizar o processo de 
calibração do modelo BSIM3SOI são apresentados na tabela 4.3. 
 
Tabela 4.3 – Valores dos parâmetros definidos para calibração do ruído flicker no BSIM3SOI 
Parâmetros 
default 
nMOSFET
nMOSFET 
Convencional
GC 
nMOSFET 
(L=3µm e 
LLD/L=0,33)
pMOSFET 
NOIMOD 
2 2  2 2 
NOIA 
1,00x10
22
 1,00 x10
20
 1,00 x10
20
 9,90x10
18
 
NOIB 
5,00x10
6
 5,00x10
6
 5,00x10
4
 2,40x10
3
 
NOIC 
-2,80x10
-10
-4,5x10
-10
 -1,40 x10
-12
 1,40 x10
-12
 
AF 
1 1  1 1 
EF 
1 1  1 1 
KF 
0 0  0 0 
EM (V/m) 
4,10x10
7
 4,10x10
7
 4,10x10
7
 4,10x10
7
 
 
Os parâmetros de ruído do modelo BSIM3SOI dos SOI pMOSFETs foram definidos 
com os valores iniciais (
default), uma vez que não se tem conhecimento dos valores 
experimentais deste dispositivo. Dessa forma, somente os SOI nMOSFETs convencionais e 
de canal gradual foram calibrados conforme referência [4.6]. Os mesmos valores verificados 
para L=3µm para os parâmetros do ruído foram adotados para L=5 µm. 
O processo de calibração dos parâmetros do ruído do modelo BSIM3SOI dos SOI 
nMOSFETs convencional e de canal gradual foi realizado respeitando as mesmas condições 
de polarização descritas na referência [4.6], isto é, com I
DS
=10 mA, V
GS
=0.6 V e V
DS
 de 1 V. 
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5  ESTUDO COMPARATIVO DO RUÍDO FLICKER EM OTAs 
IMPLEMENTADOS COM SOI MOSFETs CONVENCIONAL 
E DE CANAL GRADUAL 
5.1  Introdução 
O uso de GC SOI nMOSFETs em aplicações analógicas e de rádio freqüência (RF) 
está claramente estabelecida como reportado na referência [5.1]. Estudos comparativos 
realizados em OTAs de um único estágio para alto ganho de tensão (HG) e alta freqüência 
(HF), implementados com SOI nMOSFETs convencional (OTA Convencional) e com GC 
SOI nMOSFETs (GC OTA), baseando-se em resultados experimentais e de simulações 
SPICE, concluíram que OTAs implementados com GC SOI apresentam maior ganho de 
tensão de malha aberta (A
V0
), sem degradar a freqüência de ganho de tensão unitária (f
T
), 
margem de fase (φ
M
) e slew rate (SR), com uma expressiva redução de área de silício, 
dependendo da razão L
LD
/L utilizada [5.2], o que foi amplamente explorado em capítulos 
anteriores deste trabalho. 
Estudos realizados de ruído flicker em baixa freqüência utilizando-se transistores SOI 
nMOSFETs convencionais e GC SOI nMOSFETs mostram que a densidade espectral de 
ruído flicker referenciado à entrada (S
VG
) do GC SOI com diferentes L
LD
/L é maior que o SOI 
nMOSFET convencional para uma freqüência de 10 Hz, na região de saturação, considerando 
um comprimento de canal de 3 µm [5.3]. 
Dessa forma, o objetivo deste capítulo é realizar um estudo comparativo entre OTAs 
CMOS implementados com tecnologia convencional e GC SOI nMOSFET, com o intuito de 
verificar o comportamento do ruído flicker (1/
f). 
O circuito utilizado como base de comparação para a realização deste estudo 
comparativo do comportamento do ruído, foi o OTA implementado com SOI MOSFETs 
convencionais, descrito na referência [5.4]. O GC OTA é obtido através da simples 
substituição dos nMOSFETs convencionais pelos GC SOI nMOSFETs com L
LD
/L igual a 
0,33. 
Três objetivos de projeto (design targets, DTs) diferentes são considerados para 
realização desse estudo: 
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•  DT I: realiza o estudo comparativo do comportamento do ruído flicker entre 
OTAs implementados com tecnologias SOI MOSFET convencional e GC SOI 
nMOSFET, fixando-se a área de silício do circuito; 
•
  DT II: realiza o estudo comparativo do comportamento do ruído flicker entre 
OTAs implementados com tecnologias SOI MOSFET convencional e GC SOI 
nMOSFET, fixando-se a razão g
m
/I
DS
; 
•
  DT III: realiza o estudo comparativo do comportamento do ruído flicker entre 
OTAs implementados com tecnologias SOI MOSFET convencional e GC SOI 
nMOSFET, fixando-se o comprimento efetivo de canal e a freqüência de ganho 
de tensão unitária (f
T
); 
 
A potência dissipada (P) é a mesma para todas as comparações (DTs) estudadas, isto é, 
é fixada a corrente entre dreno e fonte (I
DS1
 e I
DS2
) dos transistores que formam o par 
diferencial dos OTAs. 
No DT I, a área de silício (
die area) do circuito é mantida constante, fixando-se o 
comprimento de canal (L) dos SOI MOSFETs convencional e dos GC SOI nMOSFETs que 
compõem os OTAs. Como a corrente de dreno do par diferencial dos SOI nMOSFETs 
convencional e de canal gradual é a mesma, a razão g
m
/I
DS
 é diferente por causa do L
eff 
do 
SOI convencional (L) ser maior que o GC SOI nMOSFET (L
HD
=L-L
LD
). 
No DT II, a razão g
m
/I
DS
 é fixada pelo aumento do comprimento de canal (L) do GC 
SOI nMOSFET, no intuito de alcançar o mesmo comprimento efetivo de canal (L
eff
) do SOI 
nMOSFET convencional, resultando num aumento da área de silício do GC OTA. Neste caso 
a área de silício do GC OTA é maior que a área do OTA Convencional. 
No DT III, como os comprimentos efetivos de canal dos SOI nMOSFETs 
convencional e de canal gradual são mantidos fixos, a freqüência de ganho de tensão unitária 
(f
T
) do GC OTA, que ainda é maior que o do OTA convencional, é degradado através da 
redução da largura de canal (W) dos GC SOI nMOSFETs, até que a freqüência de ganho de 
tensão unitária do GC OTA se torne aproximadamente igual ao do OTA convencional. Nessa 
situação os GC SOI nMOSFETs são levados ainda mais para o regime de inversão forte 
[aumenta-se I
DS
/(W/L), pela redução de W] e conseqüentemente reduzindo a razão g
m
/I
DS
 dos 
GC SOI nMOSFETs, considerando-se a curva [g
m
/I
DS
xI
DS
/(W/L)], e conseqüentemente 
degradando-se também o ganho de tensão de malha aberta do GC OTA. 
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A Tabela 5.1 apresentada as dimensões (W/L) de cada transistor usado na 
implementação dos OTAs, para a realização do estudo do ruído, levando-se em conta os 
diferentes comparações (DTs) propostas. 
O DT I compara o OTA convencional (OTA 1 da Tabela 5.1) com o GC OTA (OTA 2 
da Tabela 5.1), com o objetivo de quantificar por simulação o ruído em cada um desses 
amplificadores que são construídos com SOI nMOSFETs convencional e de canal gradual 
respectivamente, mantendo-se a mesma área de silício dos OTAs. Isso é feito por uma 
simples substituição dos SOI nMOSFETs convencional por GC SOI nMOSFETs de L
LD
/L de 
0,33, com o mesmo comprimento de canal de 3 µm. O comprimento efetivo de canal do GC 
SOI nMOSFET neste caso é de 2 µm (L
HD
=L-L
LD
) e conseqüentemente apresentam diferentes 
razões g
m
/I
DS
, para uma mesma potência dissipada. 
O segundo estudo comparativo (DT II), visa quantificar o ruído entre OTAs 
implementados com SOI nMOSFETs convencional (OTA 1 da Tabela 5.1) e de canal gradual 
com L
LD
/L de 0,33, que apresentam o mesmo comprimento efetivo de canal de 3 µm (OTA 3 
da Tabela 5.1). Para isto, é aumentado o comprimento de canal do GC SOI nMOSFET de 3 
µm para 4,5 µm, com intuito do comprimento efetivo de canal do GC SOI nMOSFET ser o 
mesmo que o do convencional, que é de 3 µm. Nessa situação, tem-se a mesma razão g
m
/I
DS
 
para ambos os SOI nMOSFETs (convencional e de canal gradual). 
O terceira e última comparação (DT III), visa estudar o comportamento do ruído entre 
OTAs implementados com SOI nMOSFETs convencional (OTA 1 da Tabela 5.1) e de canal 
gradual com L
LD
/L de 0,33, que apresentem o mesmo comprimento efetivo de canal e também 
a mesma freqüência de ganho de tensão unitária entre esses OTAs (OTA 4 da Tabela 5.1). A 
redução do f
T
 do GC OTA para alcançar o f
T
 do OTA convencional, foi realizada através da 
diminuição da largura de canal (W) dos GC SOI nMOSFETs, que neste caso foi de 33 %. 
 
Tabela 5.1: Dimensões W/L dos SOI MOSFETs usados nos OTAs Convencional 
e de canal gradual para as diferentes situações de comparação (DT I, DT II e DT III). 
OTA 1  2  3  4 
L
LD
/L 
- 
0,33 
(L
eff
=2 µm) 
0,33 
(L
eff
=3 µm) 
0,33 
[L
eff
=3 µm) e W reduzido 
em 33%] 
M1-M2 
600 µm /3 µm  600 µm /3 µm  600 µm /4.5 µm  400 µm /4.5 µm 
M3-M4 
300 µm /3 µm 300 µm /3 µm 300 µm /3 µm 300 µm /3 µm 
M5-M6 
300 µm /3 µm 300 µm /3 µm 300 µm /3 µm 300 µm /3 µm 
M7-M8 
200 µm/5 µm  200 µm /5 µm  200 µm /7.5 µm  133 µm /7.5 µm 
M9-M10 
600 µm /3 µm  600 µm /3 µm  600 µm /4.5 µm  400 µm /4.5 µm 
Nota 1: As células sombreadas representam as dimensões W/L do GC SOI nMOSFETs. 
Nota2
: L
eff 
 corresponde ao comprimento efetivo do canal dos transistores do par diferencial. 
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5.2 Resultados das simulações SPICE 
Com o modelo BSIM3SOI calibrado, através de medidas experimentais das 
características elétricas de corrente contínua dos SOI nMOSFETs, da resposta em freqüência 
dos OTAs implementados com SOI nMOSFETs convencional e de canal gradual e do ruído 
dos convencional e GC SOI nMOSFETs, simulações SPICE foram realizadas para as 
diferentes situações de comparações (DTs), para que seja possível a realização do estudo do 
ruído em OTAs. 
A seguir (tabela 5.2) são apresentados os pontos de operação DC do transistor de saída 
(V
0
), na qual é responsável por definir a máxima excursão de saída do sinal AC amplificado,  
dos OTAs simulados nos DTI, DT II e DT III, tais como seus respectivos ganhos de tensão de 
malha aberta (A
V0
), margem de fase (PM) e corrente de saída do transistor M8: 
Tabela 5.2: Análise DC e AC dos OTAs dos OTAs Convencional 
e de canal gradual para as diferentes situações de comparação (DT I, DT II e DT III). 
OTA 1 2  3  4 
L
LD
/L 
- 
0,33 0,33 
0,33 
(L
eff
=2 µm)  (L
eff
=3 µm) 
[L
eff
=3 µm) e W 
reduzido 
em 33%] 
A
V0
 Max (dB) 
33,7 38,3  35,9  35,0 
F
T 
(MHz) 
89,1 242  120  97 
I
DS
 M8 (mA) 
1,17 1,61  1,40  1,32 
Tensão de operação 
Transistor M8 V
0
(V) 
1,61 1,30  1,51  1,80 
PM(°) 
48 39  33  32 
 
Verifica-se que apesar da modificação da razão de aspecto (W/L) do OTA 4 (DT III) 
seus aspectos DC não são modificados, como mostra a tensão V
0 
 (ponto de operação para 
máxima excursão de sinal) e a corrente no transistor de saída M8. Existe uma alteração de 
somente 1dB no ganho de tensão de malha aberta e uma melhoria de 10% na freqüência de 
corte, passando de 89,1 MHz para 97 MHz, ficando ainda mais próximo da especificação de 
projeto. 
A figura (5.1) apresenta as curvas de densidade espectral de ruído na saída [S
o
(f)] em 
função da freqüência (f) dos OTAs implementados com SOI nMOSFETs convencional e GC 
SOI nMOSFETs com L
LD
/L=0,33 para o DT I [5.7] (Anexo B deste trabalho). 
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Figura 5.1 - S
o
 x f dos OTAs convencional e GC para o DT I. 
 
Analisando-se o gráfico da figura (5.1), observados que o GC OTA apresenta um 
ruído flicker (1/f) maior que o OTA convencional (diferença a maior constante de 1,764x10
-6
 
na faixa de 1 Hz a 100 KHz). Esse fenômeno pode ser justificado, pois o GC SOI nMOSFET 
apresentam um nível de ruído superior ao do SOI nMOSFETs convencional, como foi 
descrito pela referência [5.3], o que torna os circuitos integrados analógicos implementados 
com GC SOI nMOSFETs mais ruidosos que os implementados com tecnologia SOI 
convencional. 
Adicionalmente, sabendo-se que o ruído flicker (1/f) é inversamente proporcional ao 
quadrado do comprimento de canal (L
eff
2
) [equação (2.42)] e o GC SOI nMOSFET é 
representado pela associação série de dois SOI nMOSFETs convencionais [5.1], que 
apresentam comprimentos de canal inferiores ao do SOI nMOSFET convencional, ou seja, 
L
HD
 (comprimento de canal que representa a região do canal com dopagem para ajuste da 
tensão de limiar do GC SOI nMOSFET, que é igual a 2 µm) e L
LD
 (comprimento de canal que 
representa a região de canal com dopagem natural do GC SOI nMOSFET, que é de 1 µm) são 
menores que o comprimento de canal do SOI nMOSFET convencional (que é igual a 3 µm),  
geram mais ruído que o SOI nMOSFET convencional. 
Considerando o GC SOI nMOSFET (M1 ou M2) do par diferencial e sabendo-se que a 
corrente de dreno da associação série que representa esse transistor, é a mesma em ambos os 
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transistores, é possível concluir que o transistor que representa a região mais dopada está mais 
na região do regime de inversão forte que o transistor que representa a região com dopagem 
natural, pois ele apresenta uma maior razão da corrente de dreno normalizada pela razão de 
aspecto [I
DS
/(W/L)] e, conseqüentemente, apresenta uma menor razão g
m
/I
DS
, porque 
apresenta um maior W. O mesmo comportamento é observado na associação série que 
representa o GC SOI nMOSFET do estágio de saída dos transistores M7 e M8. 
Como os GC SOI nMOSFETs do par diferencial (M1 e M2) e do espelho de corrente 
(M9 e M10) apresentam um menor comprimento de canal que os demais GC SOI nMOSFETs 
do GC OTA, pode-se afirmar que esses transistores são os principais responsáveis pelo 
aumento do ruído nesse circuito. 
 Analogamente, foram realizadas simulações SPICE para a segunda condição de 
simulação (DT II), que considera os mesmos comprimentos efetivos de canal (L
eff
=3 µm) dos 
SOI nMOSFETs convencional e GC SOI nMOSFETs que são usados nos OTAs convencional 
e Canal Gradual. Isso foi feito através do aumento do comprimento de canal do GC SOI 
nMOSFET que passou de 3 µm para 4,5 µm (L
eff
=L
HD
=3 µm). A figura 5.2 apresenta a 
densidade espectral de ruído na saída dos OTAs implementados com SOI nMOSFETs 
convencional e de canal gradual. 
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Figura 5.2 - DT II: So x f para os OTAs convencional 
e Canal Gradual (L
eff
=3 µm) 
Analisando a figura (5.2), verifica-se que a densidade espectral de ruído na saída do 
GC OTA é similar ao do OTA convencional (diferença máxima de 1.5% em dB), pois agora 
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ambos os SOI nMOSFETs (convencional e de canal gradual) apresentam o mesmo 
comprimento efetivo de canal e dessa forma geram o mesmo nível de ruído. Nessa situação o 
ganho de tensão de malhar aberta (A
V0
) do GC OTA aumentaria ainda mais que o GC OTA 
considerado no DT I (GC OTA 2 da Tabela 5.2), pois o comprimento de canal do GC SOI 
nMOSFET da saída (M8) aumentou de 3,5 µm para 5 µm e conseqüentemente aumentando a 
sua tensão Early, com a desvantagem de um aumento de área de silício do GC OTA em 5 % 
em relação ao OTA convencional, obtida pela diferença de área de leiaute dos OTAs 
Convencionais e de Canal Gradual. 
Outra confirmação importante que é obtida por este gráfico é que o transistor mais 
ruidoso da associação série que representa o GC SOI nMOSFET é aquele que representa a 
região de alta dopagem (M
HD
). Isto é justificado observando a equação 2.42, que embora ele 
possua um comprimento de canal maior que o transistor que representa a região de dopagem 
natural, a densidade de armadilhas desta região é superior a da região menos dopada. 
Para solucionar este problema descrito anteriormente referente ao aumento da área do 
OTA, é possível reduzir a largura de canal (W) em até 33% do OTA implementado com GC 
SOI nMOSFET com L
LD
/L=0,33, para compensar o aumento de L e alcançar semelhantes 
freqüências de ganho de tensão unitária (f
T
), forçando os GC SOI nMOSFETs a operar na 
direção do regime de inversão forte (menor g
m
/I
DS
), nas mesmas condições de polarização de 
corrente e conseqüentemente reduzindo o ganho A
V0
 do OTA GC. O impacto da redução de 
W nos resultados do DT III também é apresentado na figura (5.3). 
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Figura 5.3 - So x f para o OTA convencional e GC OTAs para o DT III 
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No DT III, observando a figura 5.3, com a redução de W, resulta numa densidade 
espectral de ruído nos níveis comparáveis ao do OTA convencional, para uma mesma 
potência dissipada, uma mesma freqüência de ganho de tensão unitária (f
T
),
 
sem degradar o 
ganho de tensão de malha aberta (A
V0
), melhorando ainda em 7% em dB aproximadamente, 
como pode ser visto na figura (5.4) e mantendo a máxima excursão do sinal de saída. Isto 
ocorre porque o valor da segunda parcela da equação (2.42), onde considerada a largura de 
canal na equação, é pouco significativo em relação à primeira parcela devido ao ∆L
clm
, onde o 
somente o comprimento de canal é considerado.  Portanto pode-se verificar que a variação do 
comprimento efetivo do canal é mais sensível que a variação da largura de canal na equação 
do modelo unificado existente no BSIM3SOI, sendo determinante para a modificação da 
densidade espectral do ruído flicker. No entanto, a redução de W em até 33 % pode 
representar uma melhoria da área de silício do GC OTA em até 19 % (diferenças de áreas 
entre os leiautes dos GC OTAs das figuras 5.5 e 3.3), além de manter a densidade espectral de 
ruído flicker, o ganho de tensão de malha aberta e tensão de corrente contínua da saída em 
patamares similares ao do OTA convencional. Sua área no DT I que era de 58600 µm
2
 
passou no DTIII para 47620 µm
2
, considerando somente a área ativa dos transistores 
(compreendida por ser a área de máscara dos transistores GC SOI nMOSFETs e SOI 
pMOSFETs), resultando em uma redução de área de máscara de aproximadamente 19%. 
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Figura 5.4 - Curvas A
V0
 x f para o OTA convencional e GC OTAs para todos os DTs. 
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Verifica-se também que a densidade espectral de ruído em relação à entrada 
(S
in
=S
o
/A
V0
) segue as mesmas tendências das densidades de ruído flicker da saída, como pode 
ser observado através da figura 5.5. 
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Figura 5.5 - S
in
 x f para o OTA convencional e GC OTAs para todos os DTs. 
 
Uma sugestão de leiaute para o OTA DT III é apresentado a seguir, mostrando a 
redução da área dos transistores GC SOI nMOSFETs (figura 5.6): 
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Figura 5.6 - Sugestão de leiaute do GC OTA do DT III. 
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6  CONCLUSÕES E CONSIDERAÇÕES FINAIS 
 
O simulador AIMSPICE é estudado e usado neste trabalho para realizar o estudo 
comparativo do ruído fliker (1/f) entre amplificadores operacionais de transcondutância 
implementados tecnologia convencional e GC SOI nMOSFET, pois incorpora um modelo de 
terceira geração para dispositivos SOI MOSFETs (BSIM3SOI) e também o modelo de ruído 
unificado (LEVEL=19), que é fundamental para a realização desta obra. 
É estudada a metodologia de desenvolvimento de projeto de circuitos integrados 
analógicos, que usa a curva universal g
m
/I
DS
xI
DS
/(W/L) para uma determinada tecnologia. 
A descrição do projeto de amplificadores operacionais de transcondutância com 
tecnologia convencional e GC SOI nMOSFET são realizados mediante a utilização da 
metodologia de projeto g
m
/I
DS
xI
DS
/(W/L). 
A calibração dos parâmetros SPICE do BSIM3SOI foi realizada utilizando os 
resultados experimentais de curvas características em corrente contínua e de resposta em 
freqüência (A
V
xf e Fasexf) descritas na literatura. 
A calibração do modelo do ruído flicker (1/f) unificado do BSIM3SOI é realizada 
também a partir de resultados experimentais do SOI nMOSFET convencional e GC SOI 
nMOSFETs que também são descritos pela literatura. A validação do circuito equivalente do 
GC SOI nMOSFET (associação série entre dois transistores SOI nMOSFETs convencionais) 
para o estudo do ruído flicker (1/
f) foi realizada com sucesso e conseguiu reproduzir os 
resultados experimentais descritos na literatura. 
Este trabalho realiza um estudo comparativo do ruído flicker (1/
f) entre OTAs 
implementados com SOI nMOSFET convencional e GC com razão L
LD
/L=0,33, por 
simulação SPICE, usando o modelo BSIM3SOI, e calibrado por resultados experimentais, 
considerando três condições de simulação ou objetivos de projeto (DT) diferentes. O uso do 
GC SOI nMOSFET ao invés SOI nMOSFET convencional nos OTAs, de similar 
comprimento de máscara, melhora o ganho de tensão de malha aberta (A
V0
), sem degradar a 
margem de fase, mas em contrapartida piora a densidade espectral de ruído flicker (1/
f), 
devido ao seu menor comprimento efetivo de canal. Aumentando-se o comprimento de 
máscara do canal dos GC SOI nMOSFETs para obter um comprimento efetivo de canal 
semelhante ao convencional, o nível de ruído torna-se semelhante e preserva um maior ganho 
de tensão de malha aberta, porém com a desvantagem de aumentar a área de silício (5%), 
devido ao aumento do comprimento efetivo de canal. Fixando a freqüência de ganho de 
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tensão de unitária, o comprimento efetivo de canal e o nível do ruído flicker, pode-se 
decrescer em até 33% a largura de canal do GC SOI nMOSFET (migrando o regime de 
inversão do GC SOI nMOSFETs no sentido da inversão forte), no qual resulta numa 
importante redução de área de máscara do OTA de aproximadamente 19 %, sem degradar a 
margem de fase e a tensão de corrente contínua na saída do amplificador, ou seja, preservando 
a máxima excursão do sinal de saída. 
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Anexo A 
 
 
Exemplos de simulação SPICE usados na calibração do trabalho usados no software AIM 
SPICE usando nível 19 para BSM3SOI : 
 
a)
  Arquivo SPICE usado para simulação OTA Convencional para análise de ganho de 
tensão de malha aberta e em função da freqüência 
Amplificador Operacional (OTA/High Frequency) utilizando SOI Convencional - Data: 
15/02/2006. 
 
* Bias Voltage 
Vdd 1 0 4V 
 
* Differential Mode Voltage 
VINNEG 8 0 DC 1 AC 1 
VINPOS 13 0 DC 1 
 
****** Differential Circuit 
Icc 2 3 2.40mA 
 
* Charge Capacitor 
CL 15 0 7p 
 
* Current source transistors 
M09 3 3 0 0 tipon    W=600E-6  L=3E-6 
M10 10 3 0 0 tipon   W=600E-6  L=3E-6 
 
* Active Charge of Differential Stage 
M03 6 6 1 0 tipop    W=300E-6  L=3E-6 
M04 11 11 1 0 tipop  W=300E-6  L=3E-6 
M05 4 6 1 0 tipop    W=300E-6  L=3E-6 
M06 14 11 1 0 tipop   W=300E-6  L=3E-6 
M07 5 5 0 0 tipon    W=200E-6  L=5E-6 
M08 15 5 0 0 tipon   W=200E-6  L=5E-6 
 
* Differential Pair 
M01 7 8 9 0 tipon    W=600E-6  L=3E-6 
M02 12 13 9 0 tipon  W=600E-6  L=3E-6 
 
****** Fontes de tensao em 0V (amperimetro) 
V1 1 2 0 
V2 4 5 0 
V3 6 7 0 
V4 9 10 0 
V5 11 12 0 
V6 14 15 0 
 
****** Transistors Models 
 
* n-MOSFET 
.MODEL tipon NMOS 
 
+LEVEL=19 
+MOBMOD=2    SHMOD=0    DDMOD=0 
+TNOM= 27    TOX= 30e-9    TSI= 80e-9    TBOX   = 390e-9 
+VTH0= 0.4 
+NCH= 1e17    NSUB=1e17    NGATE = 0 
+RBODY = 0   RBSH   = 0 
+CDSC = 0 CDSCB = 0  CDSCD = 0 
+CIT = 0 NFACTOR = 1  XJ = 5E-08 
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* Parametros para Tensao de Early 
+VSAT = 1.6e5  PVAG = -100    LINT = 0.5E-7  WINT = 0.5e-9 
 
+A0 = 1  AGS=0   A1=0 
+A2 = 0.99 KETA = 3.2e-2 
+K1 = .59 KT1 = -.28 KT1L = 8e-9 
+KT2 = -.0646 K2 = 0 K3 = -3.5 
+K3B = 0 W0 = 0 
+NLX = 6.3E-8 DVT0 = 200 DVT1 = 3.72 
+DVT2 = 0.19 DVT0W = 0 DVT1W = 0 
+DVT2W = 0     DROUT = 3.617 DSUB = 0.56 
+UA = 1.2e-8 UA1 = 3.37e-10 UB = 2.2e-18 
+UB1 = -3.12e-18 UC = -5E-10 UC1 = -6.1e-10 
+U0 = 660 UTE = -1.6 
+VOFF = -.13 DELTA = 0.01   PRT   = 10 
+RDSW = 175 PRWG = 0 PRWB = -0.0176 
+ETA0 = 0  ETAB = -.1605 PCLM = 1.8804 
+PDIBLC1 = 20 PDIBLC2 = 0 PDIBLCB = -0.05 
+WR = 1 DWG = 0 DWB = 0 
+B0 = 0 B1 = 10 
+NDIODE = 1.00 
+NTUN = 25  ISDIF = 2e-6 ISREC = 13 
+ISTUN = 1e-5 
+ISBJT = 4e-3 
+XDIF = 1.15 
+XBJT = 1.08 XREC = 0.95 XTUN = 0 
+ALPHA0 = 1E-08 BETA0 = 0 
+AGIDL = 0 
+RTH0 = .01 CTH0 = 0 
+CLC = 1e-7 CLE = 0.6 XPART = 0.0 
+DWC = -0.0217e-6 DLC = 0.0120e-6 
* Capacitancias intrinsecas do SOI 
+CGSO = 0  CGDO = 0    CGSL = 0 
+CGDL = 0   CKAPPA = 0 
+MJSWG = 0 PBSWG = 0 
+TT = 0  CJSWG=0.7e-11 
+KB1 = 0 CSDMIN = 0 
 
*Parametros de Ruido 
+NOIMOD = 2 
+EM   = 4.1e7   AF   = 1 
+EF   = 1     KF = 0  
+NOIA=1E20 NOIB=5E4 NOIC=-1.4E-12   
 
 
 
* p-MOSFET 
.MODEL tipop PMOS 
 
+LEVEL=19 
+MOBMOD=2    SHMOD=0    DDMOD=0 
+TNOM= 27    TOX= 30e-9    TSI= 80e-9    TBOX   = 390e-9 
+VTH0= -0.4 
+NCH= 6e16    NSUB=6e16    NGATE = 0 
+RBODY = 0   RBSH   = 0 
+CDSC = 0 CDSCB = 0 CDSCD = 0 
+CIT = 0 NFACTOR = 1  XJ = 5E-08 
 
* Parametros para Tensao de Early 
+VSAT = 1.6e5    PVAG = -100  LINT = 10E-7  WINT = 0.5e-9 
 
+A0 = 1  AGS=0   A1=0 
+A2 = 0.99 KETA = 3.2e-2 
+K1 = .59 KT1 = -.28 KT1L = 8e-9 
+KT2 = -.0646 K2 = 0 K3 = -3.5 
+K3B = 0 W0 = 0 
+NLX = 6.3E-8 DVT0 = 200 DVT1 = 3.72 
+DVT2 = 0.19 DVT0W = 0 DVT1W = 0 
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+DVT2W = 0     DROUT = 3.617 DSUB = 0.56 
+UA = 1.2e-8 UA1 = 3.37e-10 UB = 2.2e-18 
+UB1 = -3.12e-18 UC = -5E-10 UC1 = -6.1e-10 
+U0 = 330 UTE = -1.6 
+VOFF = -.13 DELTA = 0.01   PRT   = 10 
+RDSW = 175 PRWG = 0 PRWB = -0.0176 
+ETA0 = 0 ETAB = -.1605 PCLM = 1.8804 
+PDIBLC1 = 20 PDIBLC2 = 0 PDIBLCB = -0.05 
+WR = 1 DWG = 0 DWB = 0 
+B0 = 0 B1 = 10 
+NDIODE = 1.00 
+NTUN = 25 ISDIF = 2e-6 ISREC = 13 
+ISTUN = 1e-5 
+ISBJT = 4e-3 
+XDIF = 1.15 
+XBJT = 1.08 XREC = 0.95 XTUN = 0 
+ALPHA0 = 1E-08 BETA0 = 0 
+AGIDL = 0 
+RTH0 = .01 CTH0 = 0 
+CLC = 1e-7 CLE = 0.6 XPART = 0.0 
+DWC = -0.0217e-6 DLC = 0.0120e-6 
 
* Capacitancias intrinsecas do SOI 
+CGSO = 0   CGDO = 0    CGSL = 0 
+CGDL = 0   CKAPPA = 0 
+MJSWG = 0  PBSWG = 0 
+TT = 0  CJSWG=0.7e-11 
+KB1 = 0 CSDMIN = 0 
 
*Parametros de Ruido 
+NOIMOD = 2 
+EM   = 4.1e7   AF   = 1 
+EF   = 1     KF = 0  
+NOIA=9.9E18 NOIB=2.4E3 NOIC=1.4E-12   
 
.CONTROL 
OP 
SHOW ALL 
.ENDC 
 
* .DC Vinneg 0 1 1 
 
.AC DEC 40 1 1e10 
 
*.noise V(15) Icc DEC 10 1 1e8 1 
*.plot NOISE INOISE ONOISE 
*.print NOISE INOISE ONOISE 
 
.PRINT AC Vdb(15) VP(15) 
 
.PLOT AC Vdb(15) VP(15) 
 
*.extract phmrgn(v(15)) 
 
*.PRINT DC V(5) I(Vdd) 
 
* .PLOT DC V(5) I(Vdd) 
 
* .TRAN 10NS .2MS 
 
* .PRINT TRAN V(15) 
 
.END 
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b)  Simulação OTA GC SOI nMOSFET LLD/L=0.33 análise de ruído flicker 
 
AMPLIFICADOR OPERACIONAL HF (L=3UM) UTILIZANDO SOI GC - LLD/L=0.33 Leff 
* BIAS VOLTAGE 
VDD 1 0 4V 
 
* DIFFERENTIAL MODE VOLTAGE 
VINNEG 11 0 DC 1 AC 1 
VINPOS 18 0 DC 1 
 
****** DIFFERENTIAL CIRCUIT 
 
* CURRENT SOURCE RESISTOR 
Icc 1 2 2.4mA 
 
* CHARGE CAPACITOR 
CL 20 0 7P 
 
* CURRENT SOURCE TRANSISTORS (W=600UM E L=3UM com LLD/L=0.33) - Leff 
M09L 2 2 4 0 tiponl  W=600E-6  L=1.5E-6 
M09H 4 2 0 0 tiponh  W=600E-6  L=3E-6 
M10L 13 2 14 0 tiponl  W=600E-6  L=1.5E-6 
M10H 14 2 0 0 tiponh  W=600E-6  L=3E-6 
 
* ACTIVE CHARGE OF DIFFERENTIAL STAGE (W=300UM E L=3UM) 
M03 8 8 1 0 tipop    W=300E-6  L=3E-6 
M04 15 15 1 0 tipop   W=300E-6  L=3E-6 
M05 5 8 1 0 tipop    W=300E-6  L=3E-6 
M06 19 15 1 0 tipop   W=300E-6  L=3E-6 
 
* ESPELHO DE CORRENTE DA CARGA ATIVA (W=200UM E L=5UM com LLD/L=0.33)- Leff = 3um 
M07L 5 5 7 0 tiponl  W=200E-6  L=2.5E-6 
M07H 7 5 0 0 tiponh   W=200E-6  L=5E-6 
M08L 20 5 21 0 tiponl  W=200E-6  L=2.5E-6 
M08H 21 5 0 0 tiponh  W=200E-6  L=5E-6 
 
* DIFFERENTIAL PAIR (W=600UM E L=3UM com LLD/L=0.33)- Leff = 3um 
M01L 8 11 10 0 tiponl  W=600E-6  L=1.5E-6 
M01H 10 11 12 0 tiponh  W=600E-6  L=3E-6 
M02L 15 18 17 0 tiponl  W=600E-6  L=1.5E-6 
M02H 17 18 12 0 tiponh  W=600E-6  L=3E-6 
 
****** FONTES DE TENSAO EM 0V (AMPERIMETRO) 
* V1 1 2 0 
* V2 5 6 0 
* V3 8 9 0 
V4 12 13 0 
* V5 15 16 0 
V6 19 20 0 
 
****** TRANSISTORS MODELS 
* n-MOSFET 
.MODEL tiponl NMOS 
 
+LEVEL=19 
+MOBMOD=2    SHMOD=0    DDMOD=0 
+TNOM= 27    TOX= 30e-9    TSI= 80e-9    TBOX   = 390e-9 
+VTH0= -0.4 
+NCH= 1e15    NSUB=1e15    NGATE = 0 
+RBODY = 0   RBSH   = 0 
+CDSC = 0 CDSCB = 0.004 CDSCD = 0.1 
+CIT = 0 NFACTOR = 1  XJ = 5E-08 
 
* Parametros para Tensao de Early 
+VSAT = 1e4  PVAG=-25    LINT = 0.865E-9  WINT = 0.5e-9 
 
+A0 = 1  AGS=0   A1=0 
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+A2 = 0.99 KETA = 3.2e-2 
+K1 = .59 KT1 = -.28 KT1L = 8e-9 
+KT2 = -.0646 K2 = 0 K3 = -3.5 
+K3B = 0 W0 = 0 
+NLX = 6.3E-8 DVT0 = 200 DVT1 = 3.72 
+DVT2 = 0.19 DVT0W = 0 DVT1W = 0 
+DVT2W = 0     DROUT = 3.617 DSUB = 0.56 
+UA = 1.2e-8 UA1 = 3.37e-10 UB = 2.2e-18 
+UB1 = -3.12e-18 UC = -5E-10 UC1 = -6.1e-10 
+U0 = 1200 UTE = -1.6 
+VOFF = -.13 DELTA = 0.01   PRT   = 10 
+RDSW = 175 PRWG = 0 PRWB = -0.0176 
+ETA0 = 0 ETAB = -.1605 PCLM = 1.8804 
+PDIBLC1 = 20 PDIBLC2 = 0 PDIBLCB = -0.05 
+WR = 1 DWG = 0 DWB = 0 
+B0 = 0 B1 = 10 
+NDIODE = 1.00 
+NTUN = 25 ISDIF = 2e-6 ISREC = 13 
+ISTUN = 1e-5 
+ISBJT = 4e-3 
+XDIF = 1.15 
+XBJT = 1.08 XREC = 0.95 XTUN = 0 
+ALPHA0 = 1E-08 BETA0 = 0 
+AGIDL = 0 
+RTH0 = .01 CTH0 = 1.46e-5 
+CLC = 1e-7 CLE = 0.6 XPART = 0.0 
+DWC = -0.0217e-6 DLC = 0.0120e-6 
 
* Capacitancias intrinsecas do SOI 
* Parametro CJSWG é importante para a análise AC 
+CGSO = 0  CGDO = 0   CGSL = 0 
+CGDL = 0   CKAPPA = 0 
+MJSWG = 0  PBSWG = 0 
+TT = 0  CJSWG=0.7e-11 
+KB1 = 0 CSDMIN = 0 
 
*Parametros de Ruido 
+NOIMOD = 2 
+EM   = 4.1e7   AF   = 1 
+EF   = 1     KF = 0  
+NOIA=1E20 NOIB=5E4 NOIC=-1.4E-12   
 
 
* n-MOSFET 
.MODEL tiponh NMOS 
 
+LEVEL=19 
+MOBMOD=2    SHMOD=0    DDMOD=0 
+TNOM= 27    TOX= 30e-9    TSI= 80e-9    TBOX   = 390e-9 
+VTH0= 0.4 
+NCH= 1e17    NSUB=1e17    NGATE = 0 
+RBODY = 0   RBSH   = 0 
+CDSC = 0 CDSCB = 0.004 CDSCD = 0.1 
+CIT = 0 NFACTOR = 1  XJ = 5E-08 
 
* Parametros para Tensao de Early 
+VSAT = 6e4  PVAG=-20    LINT = 0.865E-6  WINT = 0.5e-6 
 
+A0 = 1  AGS=0   A1=0 
+A2 = 0.99 KETA = 3.2e-2 
+K1 = .59 KT1 = -.28 KT1L = 8e-9 
+KT2 = -.0646 K2 = 0 K3 = -3.5 
+K3B = 0 W0 = 0 
+NLX = 6.3E-8 DVT0 = 200 DVT1 = 3.72 
+DVT2 = 0.19 DVT0W = 0 DVT1W = 0 
+DVT2W = 0     DROUT = 3.617 DSUB = 0.56 
+UA = 1.2e-8 UA1 = 3.37e-10 UB = 2.2e-18 
+UB1 = -3.12e-18 UC = -5E-10 UC1 = -6.1e-10 
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+U0 = 660 UTE = -1.6 
+VOFF = -.13 DELTA = 0.01   PRT   = 10 
+RDSW = 175 PRWG = 0 PRWB = -0.0176 
+ETA0 = 0 ETAB = -.1605 PCLM = 1.8804 
+PDIBLC1 = 20 PDIBLC2 = 0 PDIBLCB = -0.05 
+WR = 1 DWG = 0 DWB = 0 
+B0 = 0 B1 = 10 
+NDIODE = 1.00 
+NTUN = 25 ISDIF = 2e-6 ISREC = 13 
+ISTUN = 1e-5 
+ISBJT = 4e-3 
+XDIF = 1.15 
+XBJT = 1.08 XREC = 0.95 XTUN = 0 
+ALPHA0 = 1E-08 BETA0 = 0 
+AGIDL = 0 
+RTH0 = .01 CTH0 = 1.46e-5 
+CLC = 1e-7 CLE = 0.6 XPART = 0.0 
+DWC = -0.0217e-6 DLC = 0.0120e-6 
 
* Capacitancias intrinsecas do SOI 
* Parametro CJSWG é importante para a análise AC para que a curva fique sem 
deformações 
+CGSO = 0  CGDO = 0   CGSL = 0 
+CGDL = 0   CKAPPA = 0 
+MJSWG = 0  PBSWG = 0 
+TT = 0  CJSWG=0.7e-11 
+KB1 = 0 CSDMIN = 0 
 
*Parametros de Ruido 
+NOIMOD = 2 
+EM   = 4.1e7   AF   = 1 
+EF   = 1     KF = 0  
+NOIA=1E20 NOIB=5E4 NOIC=-1.4E-12   
 
 
* p-MOSFET 
.MODEL tipop PMOS 
 
+LEVEL=19 
+MOBMOD=2    SHMOD=0    DDMOD=0 
+TNOM= 27    TOX= 30e-9    TSI= 80e-9    TBOX   = 390e-9 
+VTH0= -0.4 
+NCH= 6e16    NSUB=6e16    NGATE = 0 
+RBODY = 0   RBSH   = 0 
+CDSC = 0 CDSCB = 0.004 CDSCD = 0.1 
+CIT = 0 NFACTOR = 1  XJ = 5E-08 
 
* Parametros para Tensao de Early 
+VSAT = 1.6e5    PVAG = -100  LINT = 10E-7    WINT = 
0.5e-9 
 
+A0 = 1  AGS=0   A1=0 
+A2 = 0.99 KETA = 3.2e-2 
+K1 = .59 KT1 = -.28 KT1L = 8e-9 
+KT2 = -.0646 K2 = 0 K3 = -3.5 
+K3B = 0 W0 = 0 
+NLX = 6.3E-8 DVT0 = 200 DVT1 = 3.72 
+DVT2 = 0.19 DVT0W = 0 DVT1W = 0 
+DVT2W = 0     DROUT = 3.617 DSUB = 0.56 
+UA = 1.2e-8 UA1 = 3.37e-10 UB = 2.2e-18 
+UB1 = -3.12e-18 UC = -5E-10 UC1 = -6.1e-10 
+U0 = 330 UTE = -1.6 
+VOFF = -.13 DELTA = 0.01   PRT   = 10 
+RDSW = 175 PRWG = 0 PRWB = -0.0176 
+ETA0 = 0 ETAB = -.1605 PCLM = 1.8804 
+PDIBLC1 = 20 PDIBLC2 = 0 PDIBLCB = -0.05 
+WR = 1 DWG = 0 DWB = 0 
+B0 = 0 B1 = 10 
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+NDIODE = 1.00 
+NTUN = 25 ISDIF = 2e-6 ISREC = 13 
+ISTUN = 1e-5 
+ISBJT = 4e-3 
+XDIF = 1.15 
+XBJT = 1.08 XREC = 0.95 XTUN = 0 
+ALPHA0 = 1E-08 BETA0 = 0 
+AGIDL = 0 
+RTH0 = .01 CTH0 = 0 
+CLC = 1e-7 CLE = 0.6 XPART = 0.0 
+DWC = -0.0217e-6 DLC = 0.0120e-6 
 
* Capacitancias intrinsecas do SOI 
* Parametro CJSWG é importante para a análise AC 
+CGSO = 0  CGDO = 0   CGSL = 0 
+CGDL = 0   CKAPPA = 0 
+MJSWG = 0  PBSWG = 0 
+TT = 0  CJSWG=0.7e-11 
+KB1 = 0 CSDMIN = 0 
 
*Parametros de Ruido 
+NOIMOD = 2 
+EM   = 4.1e7   AF   = 1 
+EF   = 1     KF = 0  
+NOIA=9.9E18 NOIB=2.4E3 NOIC=1.4E-12   
 
.CONTROL 
OP 
SHOW ALL 
.ENDC 
 
*.DC VINNEG 0 1 1 
*.PRINT DC I(VDD) 
*.PLOT DC V(5) I(VDD) 
 
* Analise AC 
*.AC DEC 40 1 1E10 
*.PRINT AC VDB(20) 
*.PLOT AC VDB(20) 
 
* Análise de ruido 
.noise V(20) VINNEG DEC 10 1 1e8 1 
.plot NOISE 
.print NOISE 
 
 
.END 
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Abstract 
 
This paper performs a flicker noise comparative study in 
CMOS OTAs implemented with conventional and 
Graded Channel (GC) SOI nMOSFETs based on SPICE 
simulations. Two design targets are taken into account 
fixing die area and transconductance to drain current 
ratio. It is verified that GC OTAs present similar flicker 
noise spectral density than those implemented with 
conventional one with the same effective channel length 
leading to an important die area reduction up to 27 % 
while keeping similar performance. 
 
1.  Introduction 
 
The use of GC SOI nMOSFET in analog and RF 
applications is clearly established as reported in the 
literature [1]. In saturation, the effective channel length 
(L
eff
) can be approximated by the highy doped region 
length (L
HD
) (L
eff
=L
HD 
=L-L
LD
, L
LD
 being the length of 
lightly doped region) [1]. Reference [2] performed a 
comparative study between the high gain (HG) and high 
frequency (HF) single-stage OTAs implemented with 
conventional (conventional OTA) and GC SOI 
nMOSFETs (GC OTA), based in experimental results 
and SPICE simulations, concluding that OTAs 
implemented with GC SOI present improved open-loop 
voltage gain (A
V0
), without degrading the unity-gain 
frequency (f
T
), phase margin (PM) and slew rate (SR), 
with an expressive die area reduction, depending on the 
L
LD
/L ratio used. Reference [3] shows that input-
referred flicker noise spectral density (S
VG
) of GC SOI 
with different L
LD
/L is higher than conventional SOI at 
10 Hz, in saturation region, regarding fixed the mask 
channel length of 3 µm. The goal of this paper is to 
perform a comparative study between CMOS OTAs 
implemented with conventional and GC SOI 
nMOSFETs in order to verify the flicker (1/f) noise. The 
base for comparison bas been the OTA design 
developed in reference [4] for conventional SOI 
transistor, whereas only the nMOSFET devices are 
replaced by GC SOI with L
LD
/L ratio equal to 0.33. Two 
different design targets (DT) are taken in account, the 
first one with similar die area (DTI) and the second with 
fixed g
m
/I
DS
 (DTII). Both DT have same power 
dissipation, by fixing the differential pair drain current 
(I
DS
). In DTI, the die area is maintained constant by 
fixing the mask channel length (L) of conventional and 
GC SOI nMOSFETs. In this situation the g
m
/I
DS
 is 
different because the conventional SOI L
eff
 are higher 
than GC SOI nMOSFET (L
HD
). In DT II, g
m
/I
DS
 is fixed 
by GC SOI nMOSFETs channel length (L
HD
) increase, 
in order to reach the same conventional SOI nMOSFET 
L
eff
, resulting GC OTA with larger die area. 
 
2. SPICE BSIM3SOI Models Calibration 
 
Table 1 presents the dimensions (W/L), in micrometers, 
of each transistor used in the implementation of 
conventional and GC OTAs, used to perform the SPICE 
BSIM3SOI v. 3.1 [5] flicker noise (1/f) comparison 
study. 
 
Table I: W/L ratios of transistor used in conventional and GC 
OTAs for DT I an II. 
HF OTA  1  2  3  4 
L
LD
/L 
- 0.33 0.33  0.33 
M1-M2 
600/3 
600/3  600/4.5  400/4.5 
M3-M4 
300/6 300/6  300/6   300/6 
M5-M6 
300/6 300/6  300/6  300/6 
M7-M8 
200/5 
200/5  200/7.5  134/7.5 
 M9-M10 
600/3 
600/3  600/4.5  400/4.5 
Note: The shaded cells regard GC SOI nMOSFETs W/L ratios
 
As proposed in ref. [6], the series association of two 
conventional SOI nMOSFETs is used to represent the 
GC SOI nMOSFET. Each conventional SOI nMOSFET 
represents one channel part, with its respective channel 
length (L
LD
 and L-L
LD
) and threshold voltage (V
tL
 and 
V
tH
). These calibrations are performed by adjust of the 
SPICE parameters in order to reproduce the same 
experimental results of the OTAs DC bias and the 
frequency response [open-loop voltage gain (A
V0
) and 
phase as a function of the frequency (f)] as presented in 
figure 1. A good agreement between SPICE simulated 
and experimental results has been obtained. 
For the noise simulation the parameters of BSIM3SOI 
unified flicker (1/f) noise model (NOIMOD=2) [5] of 
conventional and GC SOI were adjusted based on 
experimental results of ref. [3] (Table II). The 
comparison has been made for devices with L=3 µm. 
Performing the flicker noise analysis for conventional 
and GC SOI nMOSFETs with L
LD
/L=0.33 (L
eff
=2 µm), 
both with the same mask channel length, the input-
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10 Hz, biased in saturation region (I
DS
=10 mA, 
V
GS
=0.6V and V
DS
 ≈ 1 V), in agreeement with the 
experimental results of ref. [3]. The flicker noise model 
[5] available in BSIM3SOI expresses the flicker noise 
spectral density as inversely proportional to effective 
channel length square. Following the results of table II 
one can see that the influence of L
eff
 dominates the 
cause of higher 1/f noise for GC SOI with L
LD
/L in the 
order of 0.33 as the noise increases by a factor of 2.3 
whereas the 1/L
eff
2
 increases by a factor of 2.2. As 
demonstrated in ref. [3], the dominating noise 
mechanism changes from the mobility-fluctuations (∆µ 
model) in conventional SOI to carrier-flutuations (∆n 
model) in GC SOI mainly with larger L
LD
/L values. 
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Fig. 1: SPICE Calibration: Operation point and frequency 
reponse (Av and Phase x f) 
 
Table II: SPICE flicker noise model calibration: Input-refered 
Noise Spectral density 
(V
2
/Hz) – 10 Hz. 
V
2
/Hz Experimental  SPICE Simulation 
Conv. SOI  1.15x10
-11
 1.13x10
-11
 
GC SOI – L
LD
/L=0.33 2.65x10
-11
 2.68x10
-11
 
 
On the other hand, similar comparison between 1/f 
noise of GC SOI with L
LD
/L=0.33 and conventional 
SOI, both with the same L
eff
, shows practically the same 
results in the range of 1-10KHz with differences smaller 
than 1% in dB. 
 
3. OTAs Flicker (1/f) Noise Analysis 
 
The OTAs flicker (1/f) noise analyses are performed for 
both DT, for the first time, in order to quantify and 
compare the flicker (1/f) noise behavior in OTAs, by 
using conventional and GC SOI nMOSFETs. Figure 2 
presents the input-referred and output noise spectral 
density (S) curves as a function of the frequency for 
conventional and GC OTAs with L
LD
/L=0.33 
considering both DTs. Analysing fig. 2, one can observe 
that the GC OTA of DT I presents higher flicker noise 
than the conventional OTA. The input-referred noise at 
10 Hz changes from -1.48x 10
-10
 V
2
/Hz for conventional 
OTA to -2.94x 10
-10
 V
2
/Hz for GC OTA. As already 
mentioned this can be linked to the smaller L
eff
 in GC 
SOI of DT I.On the other hand, the GC OTA of DT II 
(similar L
eff
) presents practically the output-referred 
noise behavior than conventional one (maximum 
difference of 1.5% in dB). As the GC OTA open-loop 
voltage gain is larger than conventional OTA its input-
refered noise spectral density (S) is smaller (
≈

1% in dB) 
than for conventional OTA (output noise spectral 
density/A
V0
). The main disadvantage of using the GC 
SOI nMOSFET in DT II is the higher area than the 
conventional SOI nMOSFET. In order to overcome this 
issue, it is possible to reduce channel width up to 
approximately 33% for L
LD
/L=0.33 to compensate the L 
increase and reach similar A
V0
, moving the transistors to 
operate deeper in strong inversion regime (smalle
r

 
g
m
/I
DS
) at similar bias current and consequentl
y

 
reducing the GC OTA A
V0
. The impact of W reduction 
on DT II results are also presented in figure 2. 
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Fig. 2: Sxf of conventional and GC OTA for both DTI and 
DTII, also regarding reduced W.
 
 
The DT II design with reduced W presents similar inpu
t

 
and output-referred noise levels than the conventional 
OTA as well as power dissipation, A
V0
 and phase 
margin. However, the reduction on W in this range can 
represent a die area improvement up to 27 %. 
 
4. Conclusions 
 
Flicker noise analysis in CMOS OTAs implemente
d

 
with GC SOI nMOSFETs has been performed based on 
SPICE simulations calibrated by experimental results. 
The use of GC SOI with similar mask channel length 
improves the voltage gain but worsens the OTA noise 
response due to the effective channel length reduction in 
GC SOI. Increasing the mask channel length in GC SO
I

 
to obtain similar effective channel length improves the 
noise level while preserving the larger voltage gain in 
GC OTA with the penalty of larger die area. Fixing the 
voltage gain, the effective channel length and the noise 
p

erformance on conventional and GC OTA the channel 
width of GC SOI can be decreased up to 33 %, which 
represents a die are reduction around 27 %.   
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