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Resumo 

 

Este trabalho apresenta o estudo da performance em temperatura de self-cascode 

composite transistors (SCCTs) e do diodo Schottky com o objetivo de gerar as tensões 

PTAT e CTAT, respectivamente, que compõem uma referência de tensão compensada na 

temperatura. O estudo dos SCCTs também mostrou ser possível obter uma tensão 

compensada apenas ajustando a dimensão e o ponto de operação dos transistores que 

formam o SCCT. A referência foi projetada baseada nestes resultados e fabricada em um 

processo CMOS 130 nm. O circuito ocupa uma área de 67,98 µm x 161,7 µm. Para 

validação do projeto, o circuito foi medido com a variação de temperatura e tensão de 

alimentação. Um circuito de ajuste também foi projetado para ajustar o coeficiente de 

temperatura da referência (TC). A tensão de saída média obtida foi de 720 mV em um 

VDD de 1,1 V. O TC médio obtido foi 56 ppm/ºC em uma faixa de temperatura de -40 a 

85 ºC. O circuito opera em uma faixa e tensão de alimentação de 1,1 a 2,5 V. O consumo 

do circuito é de 750 nW.  

 

Palavras-chave: Referência de tensão. Diodo Schottky. Self-cascode composite 

transistor. Baixo consumo.  



Abstract 

This work shows a study of temperature behavior of self-cascode composite transistors 

(SCCTs) and Schottky diode in order to generate both PTAT and CTAT voltages of a 

temperature-compensated voltage reference. The SCCTs study also shows that it is 

possible to obtain a compensated voltage with a proper sizing and biasing of the SCCT. 

The voltage reference was designed based on achieved results and it was fabricated in a 

130 nm CMOS process. The circuit occupies an area of 67.98 µm x 161.7 µm and it was 

measured in temperature and power-supply variation. A trimming circuit also is added to 

the reference in order to adjust the temperature coefficient (TC). The averaged output 

voltage is 720 mV with a VDD of 1.1 V. The averaged TC is 56 ppm/ºC in a temperature 

range of -40 to 85 ºC. The circuit works in a power-supply range of 1.1 to 2.5 V and its 

power consumption is 750 nW. 

 

Keywords: Voltage reference. Schottky diode. Self-cascode composite transistor. Low 

power. 
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1 Introdução 

Na nossa sociedade moderna é impossível pensar em viver sem algum aparelho 

eletrônico. Desde atividades mais simples até mais complexas, o ser humano tem contato 

com circuitos eletrônicos. Todas estas funcionalidades proporcionadas por dispositivos 

eletrônicos são graças ao uso de circuitos integrados. 

A cada ano, a quantidade de transistores MOS nos circuitos integrados aumenta, 

embora eles ocupem uma área menor na pastilha, pois a cada novo processo de fabricação 

é possível utilizar transistores menores. No entanto, o aumento do número de transistores 

traz outras preocupações. Uma destas preocupações é o consumo elétrico dos circuitos 

(COLOMBO et al., 2012).  

A preocupação com o consumo elétrico é ainda mais desafiante para os circuitos 

de aplicações biomédicas. Quando o dispositivo é implantado no paciente, um baixo 

consumo é muito importante para reduzir a frequência em que a sua bateria é trocada e 

assim submeter o paciente a uma menor quantidade de cirurgias.  

Diversos estudos na literatura são focados em projetar circuitos que possam operar 

com baixa tensão de alimentação e consumam pouca corrente elétrica, na ordem de nano-

ampere, desta forma reduzindo o consumo.  

Um dos blocos de circuitos integrados em que atualmente os projetistas têm 

focado em reduzir o consumo são as referências de tensão. As referências de tensão são 

muito importantes para todo funcionamento de um circuito completo. Elas são 

responsáveis pelo fornecimento de uma tensão estável para todo o circuito, isto é, uma 

tensão que é pouco sensível às variações de temperatura (COLOMBO et al., 2012). Outro 

causador de variações nos circuitos integrados é o seu próprio processo de fabricação, por 

exemplo, transistores que devem ter suas tensões de limiar iguais, após a fabricação suas 

tensões podem divergir.  Uma referência de tensão também deve apresentar robustez à 

estas variações. A tensão de saída de uma referência é utilizada, por exemplo, por 

conversores AC/DC e DC/AC, comparadores, memórias, para polarização e outras 

funcionalidades.  

A primeira referência de tensão foi projetada em 1971 por Widlar (1971), embora 

a origem do conceito foi no trabalho de Hilbiber (1964), para ser utilizada em um 

regulador de tensão. O conceito utilizado por eles, que ainda é vastamente utilizado, é o 

somatório de duas tensões com coeficientes térmicos opostos. 
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Um indicador de quanto a tensão de saída de uma referência varia com a 

temperatura é utilizando o coeficiente térmico. O coeficiente térmico (TC) é dado pela 

equação (1), 

 
𝑇𝐶 =

𝑉𝑅𝐸𝐹𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑅𝐸𝐹𝑚𝑖𝑛

𝑇𝑚𝑎𝑥 −  𝑇𝑚𝑖𝑛

1

𝑉𝑅𝐸𝐹(27°𝐶)
 × 106. 

(1) 

Na equação (1), VREFmax e VREFmin são o valor máximo e o valor mínimo da saída 

da referência de tensão numa variação de temperatura onde a temperatura mais alta é Tmax 

e a mais baixa é Tmin. A tensão resultante da soma de uma tensão com coeficiente térmico 

positivo e outra com coeficiente térmico negativo é compensada, isto é, possui um TC 

muito baixo. A Figura 1 mostra a representação de uma referência de tensão Bandgap 

típica. A tensão com coeficiente térmico positivo é chamada de tensão PTAT 

(Proportional To Absolute Temperature) e a tensão com TC negativo é chamada de 

CTAT (Complementary To Absolute Temperature). 

Figura 1 - Representação de uma referência de tensão 

 

Fonte: próprio autor. 

 Portanto, pode-se dizer que saída da referência é dada por: 

 𝑉𝑅𝐸𝐹 = 𝐾1𝑉𝑃𝑇𝐴𝑇 + 𝐾2𝑉𝐶𝑇𝐴𝑇 . (2) 

O desafio de um projeto de uma referência de tensão é então usar estratégias para 

gerar as tensões PTAT e CTAT e por fim somá-las. Usualmente, a tensão CTAT é obtida 

com a tensão base-emissor (VBE) de um transistor bipolar de junção (TBJ). A tensão PTAT 

por sua vez é obtida com a diferença entre duas tensões VBE. O nome Bandgap, tem 

origem devido a tensão da saída ter um valor próximo a tensão de bandgap do silício, que 

é cerca de 1,2 V (RINCÓN-MORA, 2002).  
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A referência Bandgap tradicional possui uma tensão de alimentação mínima 

limitada pela tensão de saída de 1,2 V e outras tensões necessárias para manter o circuito 

em operação. Isto é a direção contrária de aplicações que visam reduzir consumo. 

Portanto, projetistas e pesquisadores têm substituído a tensão VBE dos TBJs pela tensão 

VGS dos transistores MOS.  

Uma abordagem que tem mostrado resultados promissores é uso de diodos 

schottky para gerar a tensão CTAT. Como pode ser visto nos trabalhos de Yan, Li e Liu 

(2009), Campana, Klimach e Bampi (2016) e Butler e Baker (2005). A tensão de 

polarização do diodo schottky é menor que a tensão do transistor bipolar, assim, é possível 

garantir uma redução na tensão de alimentação.  

Para a tensão PTAT, há trabalhos que utilizam transistores MOS combinados em 

uma configuração chamada self-cascode composite transistor (SCCT) (UENO et al., 

2009). Esta configuração, dependendo de dimensionamento e polarização dos 

transistores, possibilita obter uma tensão com TC positivo.  

Este trabalho tem como objetivo fazer uma investigação no uso de diodos schottky 

para gerar a tensão CTAT, e do comportamento térmico de SCCTs. Com base nestes 

estudos, projetar uma referência de tensão, com baixa tensão de alimentação (próxima a 

1 V) e possua baixo consumo elétrico (menor que 1 µW) visando aplicações biomédicas. 

Outro objetivo é não utilizar resistores no projeto, pois estes ocupam uma grande área de 

silício. 

O trabalho está estruturado da seguinte maneira: 

• Capítulo 2: revisão bibliográfica de referências de tensão que utilizam diodos 

Schottky e SCCTs para gerar as tensões CTAT e PTAT respectivamente e estudo 

detalhado do comportamento destas duas abordagens.  

• Capítulo 3: apresentação da referência de tensão proposta após o estudo feito e 

resultados simulados.  

• Capítulo 4: descrição dos experimentos e discussão dos resultados obtidos, além 

de comparação com os resultados de outros trabalhos 

• Capítulo 5: as conclusões finais obtidas.      
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2 Referência de tensão Bandgap e o estudo de outras topologias 

Muitos anos se passaram desde o circuito de Widlar (1971) e a necessidade de 

circuitos de baixo consumo fez com que a busca por novas topologias de referências de 

tensão continue a desafiar pesquisadores e projetistas. Além da estabilidade diante de 

variações de temperatura, outros parâmetros de desempenho também são importantes: 

robustez diante variações na tensão de alimentação, área de silício, precisão, faixa de 

operação da tensão de alimentação e de temperatura.  

 Neste capítulo são apresentadas algumas topologias de referências de tensão e o 

estudo da performance de diodos Schottky e self-cascode composite transistor para gerar 

as tensões necessárias para a compensação em temperatura.  

 

2.1 Referência de tensão Bandgap 

  A referência do tipo Bandgap é a topologia mais utilizada de referências de tensão 

devido ser capaz de gerar resultados exatos, isto é, a sua tensão de saída é sempre o mesmo 

valor. Esta referência tem sua saída dada pela equação (2) e o principal componente, na 

topologia tradicional, para gerar ambas as tensões, CTAT e PTAT, é o transistor bipolar 

de junção.  

O comportamento de um TBJ em temperatura pode ser obtido partindo da relação 

da sua corrente de coletor (IC) e a tensão VBE. A corrente IC é obtida por  

(RINCÓN-MORA, 2002): 

 
𝐼𝐶 = 𝐼𝑆 exp (

𝑉𝐵𝐸

𝑈𝑇
) 

(3) 

 

Onde IS é a corrente de saturação e UT é a tensão térmica. Segundo Tsividis (1980) 

e Rincón-Mora (2002), a corrente IS pode ser reescrita como: 

 
𝐼𝑆 = 𝐶𝑇4−𝑁 exp(−

𝑉𝐺0

𝑈𝑇
) 

(4) 

 

Onde C e N são constantes independentes da temperatura, T a temperatura 

absoluta, e VG0 é a tensão de bandgap do silício extrapolada para 0 K. Substituindo (4) 

em (3) tem-se uma nova expressão para IC: 

 
𝐼𝐶 = 𝐶𝑇4−𝑁 exp (

𝑉𝐵𝐸 − 𝑉𝐺0

𝑈𝑇
) 

(5) 

 

 A dependência da corrente IC com a temperatura pode ser escrita como (RINCÓN-

MORA, 2002):  

 𝐼𝐶 = 𝐷𝑇𝑥 (6) 
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Sendo D uma constante independente da temperatura e x é um número arbitrário 

relacionado com a dependência da corrente forçada pelo coletor. Substituindo (6) em (5) 

e reagrupando os termos, a seguinte relação para a tensão VBE é obtida: 

 
𝑉𝐵𝐸 = 𝑉𝐺0 + 𝑈𝑇 ln

𝐷

𝐶
− [(4 − 𝑁) − 𝑥]𝑈𝑇 ln 𝑇 

(7) 

 

Para projetos de referência de tensão, uma forma de escrever a equação (7) é 

demonstrar a dependência de VBE com uma temperatura de referência TR, resultando na 

equação: 

 
𝑉𝐵𝐸(𝑇𝑅) = 𝑉𝐺 + 𝑈𝑇𝑅

ln
𝐷

𝐶
− [(4 − 𝑁) − 𝑥]𝑈𝑇𝑅

ln 𝑇𝑅 
(8) 

 

Substituindo a equação (8) na equação (7) resulta na conhecida dependência de 

VBE com a temperatura (RINCÓN-MORA, 2002): 

 
𝑉𝐵𝐸 = 𝑉𝐺0 −

𝑇

𝑇𝑅

[𝑉𝐺0 − 𝑉𝐵𝐸(𝑇𝑅)] − [(4 − 𝑁) − 𝑥]𝑈𝑇 ln 𝑇/𝑇𝑅 
(9) 

 

Utilizando uma expansão em série de Taylor, cujo desenvolvimento pode ser visto 

em Rincón-Mora (2002), VBE pode ser aproximada por: 

 
𝑉𝐵𝐸  ≅ [𝑉𝐺0 + (𝑛 − 1)𝑈𝑇𝑅

] − [𝑉𝐺0 − 𝑉𝐵𝐸(𝑇𝑅) + (𝑁 − 1)𝑈𝑇𝑅
]

𝑇

𝑇𝑅
  

(10) 

 

Uma análise da equação (10) mostra que VBE não tem uma relação linear com a 

temperatura, no entanto, a derivação VBE em relação à temperatura, resulta em um 

comportamento CTAT.  

A tensão PTAT, também obtida com o uso de TBJ, possui uma expressão mais 

simples. São necessários dois TBJs, ambos com correntes de coletor iguais, mas 

densidades de correntes de saturação diferentes. Para obter essa diferença, um dos TBJs 

deve ter uma área de emissor n vezes maior que o outro. Portanto, de (3), é possível obter 

que: 

 
𝑉𝐵𝐸 = 𝑈𝑇 ln

𝐼𝐶

𝐼𝑆
 

(11) 

 

Para os dois TBJs: 

 
𝑉𝐵𝐸1 = 𝑈𝑇 ln

𝐼𝐶

𝐼𝑆
  

(12) 

 
 

𝑉𝐵𝐸2 = 𝑈𝑇 ln
𝐼𝐶

𝑛𝐼𝑆
 

(13) 

 

Fazendo a diferença entre (12) e (13), ΔVBE, é obtida a seguinte expressão: 

 
∆𝑉𝐵𝐸 = 𝑈𝑇 ln

𝐼𝐶

𝐼𝑆
− 𝑈𝑇 ln

𝐼𝐶

𝑛𝐼𝑆
= 𝑈𝑇 ln(𝑛)  

(14) 
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A tensão térmica é dada por KT/q, onde K é a constante de Boltzmann e q a carga 

do elétron. Substituindo em (14), a expressão para ΔVBE torna-se: 

 
∆𝑉𝐵𝐸 =

𝐾𝑇

𝑞
ln(𝑛) 

(15) 

 

Como, com exceção da temperatura, todos os termos em (15) são constantes, 

portanto, ΔVBE é proporcional à variação de temperatura. Desta forma, a saída da 

referência Bandgap é a soma de (10) e (15). 

 𝑉𝑅𝐸𝐹𝑏𝑎𝑛𝑑𝑔𝑎𝑝
= [𝑉𝐺0 + (𝑛 − 1)𝑈𝑇𝑅

]

− [𝑉𝐺0 − 𝑉𝐵𝐸(𝑇𝑅) + (𝑁 − 1)𝑈𝑇𝑅
]

𝑇

𝑇𝑅
  +  

𝐾𝑇

𝑞
ln(𝑛) 

(16) 

 

Os projetistas e pesquisadores trabalham em formas de obter a soma da equação 

(16) e corrigir as não linearidades presentes nela. A equação (16) tem um valor 

aproximado de 1,2 V, principalmente devido a tensão de bandgap do silício presente nela 

(RINCÓN-MORA, 2002). Por isso, uma alternativa é utilizar referências que são 

baseadas na tensão de threshold do transistor MOS extrapolada para 0 K (VTH0). Além da 

redução da tensão de saída, muito processos de fabricação não possuem modelos de 

transistores bipolares disponíveis para simulação, deste modo, uma outra vantagem desta 

estratégia é eliminar o uso de TBJ e utilizar apenas transistores MOS. 

 

2.2 Referências de tensão baseadas em VTH0 

A operação em inversão fraca dos transistores MOS, além de permitir a operação 

do circuito com correntes em níveis muito baixos, também possui o benefício da corrente 

de dreno e fonte (IDS) ter uma relação exponencial com a tensão VGS, assim como a 

corrente IC com a tensão VBE no caso do TBJ. Esta relação pode ser vista na equação (17) 

(TSIVIDIS, 1999). 

 
𝐼𝐷𝑆 = 𝐼𝑆

𝑊

𝐿
 exp(

𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻

𝜂𝑈𝑇
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆

𝑈𝑇
)] 

(17) 

 

Onde W e L são a largura e comprimento canal do transistor MOS e η é o fator de 

inclinação em inversão fraca. Para VDS > 3UT, o transistor opera na região de saturação e 

reescrevendo a equação (17) tem-se (FERREIRA; PIMENTA; MORENO, 2008): 

 
𝐼𝐷𝑆 = 𝐼𝑆

𝑊

𝐿
exp(

𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻

𝜂𝑈𝑇
) 

(18) 

 

Observa-se a semelhança entre as equações (3) e (18). Da equação (18), é possível 

obter VGS: 

 
𝑉𝐺𝑆 = 𝑉𝑇𝐻 + 𝜂𝑈𝑇 ln

𝐼𝐷𝑆

𝐼𝑆𝑊/𝐿 
  

(19) 
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 O comportamento CTAT de VGS se deve principalmente a tensão de threshold, 

conforme pode ser visto em Colombo, Wirth e Bampi (2014).  

 Assim como para o caso de VBE, uma diferença entre dois VGS, para o mesmo nível 

de corrente e com razões de aspecto diferentes, resulta em uma tensão PTAT. 

Reescrevendo a equação (19) para duas tensões VGS1 e VGS2, tem-se: 

 
𝑉𝐺𝑆1 =  𝑉𝑇𝐻 + 𝜂𝑈𝑇 ln

𝐼𝐷𝑆

𝐼𝑆𝑆1 
   

(20) 

 

 
𝑉𝐺𝑆2 =  𝑉𝑇𝐻 + 𝜂𝑈𝑇 ln

𝐼𝐷𝑆

𝐼𝑆𝑆2 
  

(21) 

 

Onde S é a razão (W/L) de aspecto dos transistores MOS. Fazendo a diferença 

entre as duas tensões, ΔVGS, é obtida a expressão da equação (22). 

 
ΔVGS = 𝑉𝐺𝑆1 − 𝑉𝐺𝑆2 = 𝜂𝑈𝑇 ln

𝑆2

𝑆1
 

(22) 

 

A equação (22), assim como a equação (15), é a tensão térmica multiplicada por 

termos constantes em relação à temperatura (ln(S2/S1)) e η. Este último é obtido pela razão 

entre as capacitâncias da região de depleção e a capacitância do óxido, e pode ser 

considerado constante garantindo a operação em inversão fraca (FERREIRA, 2008). 

Portanto, também é possível obter uma tensão PTAT com transistores MOS operando em 

inversão fraca.  

Uma forma interessante de obter esta diferença é utilizando uma configuração 

chamada de self-cascode composite transistor (SCCT). Esta configuração permite obter 

a diferença entre VGS de dois transistores e dependendo da polarização, obter uma tensão 

PTAT. 

2.3 Análise do comportamento em temperatura do SCCT 

A configuração self-cascode composite transistor é formada por dois transistores 

conectados como na Figura 2 (COLOMBO et al., 2012).  

O circuito da Figura 2 pode ser utilizado para obter uma tensão PTAT pois a sua 

saída, VDS-DOWN,  é igual a VGS-DOWN  – VGS-UP. Deste modo, é possível obter uma diferença 

semelhante à equação (22). No entanto, é importante que os transistores operem em 

inversão fraca para que tenha a relação exponencial entre IDS e VGS. A região de operação 

dos transistores também possui impacto sobre o comportamento em temperatura de VDS-

DOWN.  
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Figura 2 - Self-cascode composite transistor (SCCT) 

 

Fonte: próprio autor. 

 

Com o objetivo de caracterizar o comportamento em temperatura do SCCT e os 

efeitos da polarização e dimensionamento dos transistores, foi projetada uma matriz de 

SCCTs com diferentes razões de aspecto. Esta matriz foi projetada e fabricada em um 

processo BiCMOS 130nm devido a disponibilidade deste processo para a fabricação do 

circuito. A matriz pode ser vista na Figura 3. Cada SCCT é composto por combinações 

em série ou paralelo de um transistor unitário cuja razão de aspecto é 3 µm/3 µm. O 

comprimento de 3 µm foi utilizado com objetivo de evitar efeitos de canal curto e mitigar 

o impacto do processo de fabricação na tensão de saída. Os transistores P1-P9 possuem 

mesma razão de aspecto para que a mesma corrente de polarização IBIAS fosse fornecida 

para todos os SCCTs. 

Figura 3 - Matriz de SCCTs 

 

Fonte: próprio autor.  
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No total, foram projetados oito diferentes SCCTs. Para reduzir a quantidade de 

pinos no circuito integrado, a saída foi controlada através das chaves SW1-SW8 de forma 

que somente uma saída era medida.  

Comparando as Figuras 2 e 3, I1 = I2 e I0 = 0. Também VGS-UP = VDS-UP. A tensão 

de saída dos SCCT é dada pela equação (23). O desenvolvimento desta equação pode ser 

visto no Apêndice A.  

 
𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 = 𝑛𝑈𝑡ln (1 +

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 ) 

(23) 

 

É possível ver na equação (23) que há termos dependentes da temperatura dentro 

do logaritmo natural, a tensão VGS-UP e a tensão térmica Ut. Ambas possuem 

comportamentos opostos e eles podem afetar o comportamento do SCCT de forma que 

não se tenha uma tensão PTAT. Este resultado e outras conclusões são mostrados na 

próxima subseção.  

2.3.1 Caracterização da matriz de SCCTs 

Para as medições da matriz de SCCTs, a temperatura foi variada de -40 a 85 ºC 

para três níveis da corrente IBias: 100 nA, 1 µA e 10 µA. A tensão de alimentação foi de 

1.2 V. As razões de aspecto dos transistores NUP e NDOWN para cada SCCT foram 

escolhidas com o objetivo de testar diferentes dimensões e analisar seus comportamentos.  

Nas TabelasTabela 1 eTabela 2, são apresentados um resumo das medições. As 

curvas aqui apresentadas são do SCCT1 e do SCCT8, enquanto as demais podem ser 

vistas no Apêndice B. Estes dois SCCTs foram escolhidos pois apresentam a maior e 

menor razão SUP/SDOWN, respectivamente. Desta forma, são comparados os dois extremos 

da matriz.  

A Figura 4 apresenta os resultados da variação em temperatura para SCCT1 e 

SCCT8 com IBias 100 nA. Ao analisar os resultados, a primeira conclusão é que, com 

alguma pequena discrepância, os resultados experimentais são condizentes com os 

resultados simulados. Embora o layout da matriz tenha sido feito usando a técnica 

centroide comum, o circuito ainda pode causar variações devido ao processo de 

fabricação. Outra causa da variação pode ser a própria medida, devido a leitura da 

temperatura ser do equipamento e não da temperatura real do circuito.   

Comparando as medidas de SCCT1 e SCCT8 é notado que o nível de tensão da 

saída do SCCT1 é maior que o SCCT8. Isto é devido a razão SUP/SDOWN do SCCT1 ser 

maior que a do SCCT8, como é esperado pela equação (23). Outra conclusão importante 

é que tanto os resultados medidos e simulados para os dois SCCTs não possuem 
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comportamento PTAT. De fato, os comportamentos são mais próximos de uma tensão 

compensada em temperatura. Este resultado também é esperado pela equação (23). Como 

visto pela equação (19), VGS é uma tensão CTAT que possui um TC com magnitude maior 

que o TC de Ut e assim predominando dentro do logaritmo natural. O logaritmo então é 

responsável pela tensão Vout-SCCT não ser PTAT.  Esta é uma conclusão muito importante, 

pois pode ser mostrado que para baixos níveis de corrente, é possível obter uma tensão 

compensada na temperatura. O ponto de inflexão pode ser controlado pelo 

dimensionamento apropriado dos transistores NUP e NDOWN. Portanto, o projetista pode 

ajustar a tensão de saída e o coeficiente de temperatura facilmente. Outras conclusões 

obtidas com estes resultados é a região de operação dos transistores, conforme pode ser 

visto na Tabela 2. 

Figura 4 - Tensão de saída de (a) SCCT1 e (b) SCCT8 medida e simulada para IBias 100 nA 

 

(a) 

 

(b) 

Fonte: próprio autor. 

Para a corrente de 1 uA, os valores medidos e simulados podem ser vistos na 

Figura 5. Ao elevar a corrente as tensões tendem a ser linear, ao invés de serem côncavas. 

Este resultado é esperado pois ao aumentar a corrente, a tensão VGS-UP aumenta e para o 

transistor NUP, VGS-UP é igual VDS-UP, assim, VDS-UP também aumenta. O aumento de VDS-

UP faz com o transistor NUP aproxime da saturação, pois o transistor em inversão fraca 

satura para VDS maior que três a quatro vezes Ut (FERREIRA; PIMENTA; MORENO, 

2008). Assim, a equação (23) se torna:  

 
𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 = 𝑛𝑈𝑡ln (1 +

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁
 ) 

(24) 
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Figura 5 - Tensão de saída de (a) SCCT1 e (b) SCCT8 medida e simulada para IBias 1 µA 

 

(a) 

 

(b) 

Fonte: próprio autor. 

Por fim, a Figura 6 mostra as medidas para IBias em 10 uA. Os dois SCCTs 

apresentaram comportamento PTAT como esperado pela equação (24). Todos os oito 

SCCTs da matriz tiveram resultados semelhantes. Com a corrente menor, a tensão tem 

comportamento compensado e com o aumento de corrente, ela se torna mais PTAT. Com 

simulações também foi verificado que Vout-SCCT continua PTAT para correntes em 100 µA 

e 1 mA. 

Figura 6 - Tensão de saída de (a) SCCT1 e (b) SCCT8 medida e simulada para IBias 10 µA 

 

(a) 

 

(b) 

Fonte: próprio autor. 

A Tabela 1 apresenta o coeficiente de temperatura (TC) medido para temperatura 

ambiente (27 ºC) de todos os SCCTs. O TC é calculado pela equação (1) e a unidade é 

ppm/ºC. Como apresentado pelas Figuras 4, 5 e 6, o TC também mostra que para a 

corrente de 100 nA, a tensão de saída dos SCCTs é mais compensada (TC menor) 

enquanto para a corrente mais alta, o TC é maior, devido ao comportamento PTAT.  

As dimensões de todos os SCCTs são vistas na Tabela 2. É também mostrado as 

tensões VGS e VDS e suas respectivas regiões de operação para cada transistor da matriz.  
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Tabela 1 – Coeficiente térmico medido dos SCCTs 

TC (ppm/°C) 

IBIAS Dados Self-Cascode Composite Transistors 

  SCCT1 SCCT2 SCCT3 SCCT4 SCCT5 SCCT6 SCCT7 SCCT8 

100 nA 
Sim. 2200 1900 1400 1400 2300 1300 3300 4000 

Med. 1000 822 1600 662 1100 1100 1600 2400 

1 µA 
Sim. 2200 2300 2700 2500 2200 2600 1900 1700 

Med. 1600 1600 2000 1500 1500 1700 1700 1100 

10 µA 
Sim. 2900 2900 2800 2800 2800 2800 2700 2700 

Med. 2200 2400 2100 2200 2100 2300 2100 2500 

Fonte: próprio autor 

  É importante ressaltar a relação entre a região de operação e a variação em 

temperatura. Para a corrente de 100 nA, todos os transistores estão na região de tríodo, o 

que reforça a dependência de VDS-UP/VGS-UP na equação de VDS-DOWN. Aumentando a 

corrente, o transistor NUP satura e assim Vout-SCCT se torna mais PTAT. Já NDOWN, sua 

saturação também depende da razão SUP/SDOWN (FERREIRA; PIMENTA; MORENO, 

2008). É interessante notar na Figura 5 que para temperaturas mais altas, os dois SCCTs 

passam de uma saída linear para levemente côncava. Isso ocorre porque o VDS-UP,  que é 

CTAT, já caiu a ponto de NUP não estar mais saturado. Seguindo com o aumento de 

corrente, em 10 µA, a maioria dos transistores já estão muito saturados e VDS-DOWN é 

independente de VDS-UP. Pode ser visto também pela Tabela 2 que todos os transistores 

operam em inversão fraca. Assim, então é possível obter uma tensão compensada na 

temperatura utilizando apenas um SCCT sem a necessidade do gerador de tensão CTAT 

à parte, como será mostrado exemplos na próxima seção. A vantagem é uma pequena área 

e baixo consumo e tensão de alimentação, a desvantagem é que ele não tem uma saída 

tão precisa. Portanto, o uso ou não da parte CTAT depende da aplicação em que a 

referência será usada.  

Tabela 2 – Razões de aspecto e tensões de operação em 27 ºC de todos os SCCTs 

Self-

Cascode 

 

Transistor Razão 

Aspecto 

 
 

VGS (mV) 

100nA 1µA 10µA 
 

VDS (mV) 

100nA 1µA 10µA 
 

Modo 

100nA 1µA 10µA 
 

SCCT1 
NUP (20 · 3µ)/3µ 

NDOWN 3µ/3µ 
 

42,5 117,5 210,1 

131,1 227,5 387,6 
 

42,5 117,5 210,1 

88,5 109,9 117,5 
 

Trio. Sat. Sat. 

Trio. Sat. Sat. 
 

SCCT2 
NUP (14 · 3µ)/3µ 

NDOWN 3µ/3µ 
 

51,3 129 223,8 

132 228,6 389,6 
 

51,3 129 223,8 

80,6 99,6 165,8 
 

Trio. Sat. Sat. 

Trio. Trio. Sat. 
 

SCCT3 
NUP (4 · 3µ)/3µ 

NDOWN 3µ/(2 · 3µ) 
 

83,3 175,4 285,1 

140,8 246,6 405,9 
 

89,36 175,4 285,1 

51,44 65,19 120,7 
 

Trio. Sat. Sat. 

Trio. Trio. Sat. 
 

SCCT4 
NUP (8 · 3µ)/3µ 

NDOWN 3µ/3µ 
 

66,4 147,5 247,3 

134 231,2 394,3 
 

66,4 147,5 247,3 

67,5 83,7 147 
 

Trio. Sat. Sat. 

Trio. Trio. Sat. 
 

SCCT5 
NUP (10 · 3µ)/3µ 

NDOWN (2 · 3µ)/3µ 
 

57,9 136,7 233,1 

111 201,2 337 
 

57,9 136,7 233,1 

53 64,4 103,9 
 

Trio. Sat. Sat. 

Trio. Trio. Sat. 
 

SCCT6 
NUP (4 · 3µ)/3µ 

NDOWN 3µ/3µ 
 

88,7 171,6 281,2 

138 236,7 404,5 
 

88,7 171,6 281,2 

51,2 65,1 123,2 
 

Trio. Sat. Sat. 

Trio. Trio. Sat. 
 

SCCT7 
NUP (12 · 3µ)/3µ 

NDOWN (4 · 3µ)/3µ 
 

51,1 127,9 221,5 

90,3 175,9 293,2 
 

51,1 127,9 221,5 

39,2 48 71,6 
 

Trio. Sat. Sat. 

Trio. Trio. Trio. 
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SCCT8 
NUP (14 · 3µ)/3µ 

NDOWN (6 · 3µ)/3µ 
 

46,1 121,3 213,2 

79 162,2 271,4 
 

46,1 121,3 213,2 

32,8 41 58,2 
 

Trio. Sat. Sat. 

Trio. Trio. Trio. 
 

O uso de Vout-SCCT compensado também deve levar em consideração sua 

dependência com a variação de IBias. Como ainda é desafiador obter uma corrente que não 

seja afetada pelos processos de fabricação e temperatura, o projetista deve tomar cuidado 

ao utilizar a saída compensada. A Figura 7 mostra a dependência de Vout-SCCT1 e sua 

derivada para uma corrente até 100 µA.  

Na Figura 8 é mostrado que o TC de SCCT1 também é muito dependente nas 

correntes abaixo de 1 µA. Isto é, quando o transistor NUP está em tríodo. Para IBias maior 

que 1 µA e até próximo de 8 µA o TC ainda é dependente de IBias, depois é possível ver 

que ele se mantém estável em torno de 2500 ppm/ºC.  

Deste modo, é recomendado que faça um dimensionamento apropriado e que se 

tenha uma fonte de corrente estável IBias já inclusa no chip para utilizar um SCCT como 

referência de tensão. Na próxima subseção são apresentados circuitos encontrados na 

literatura que utilizam SCCTs em referências de tensão. Depois, é apresentado um estudo 

de uma solução para a parte CTAT para ser usado em conjunto com o SCCT. 

Figura 7 – (a) Vout-SCCT1 e (b) sua derivada como função de IBias 

 
(a) 

 
(b) 

Fonte: próprio autor. 

 

Figura 8 – TC de SCCT1 como função de IBias 
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Fonte: próprio autor. 

2.3.2 Referências de tensão utilizando SCCTs 

Uma aplicação do SCCT vista em Ferreira, Pimenta e Moreno (2008) é um sensor 

de temperatura para um VDD de 600 mV e uma corrente de polarização de apenas 80 nA. 

O self-cascode composite transistor foi projetado para trabalhar com uma tensão de saída 

PTAT e assim fazer a equivalência com a temperatura.  

Figura 9 - SCCT como um sensor de temperatura 

 

Fonte: Ferreira, Pimenta e Moreno (2008). 

Em Ueno et al. (2009) foi projetada uma referência de tensão utilizando dois 

SCCTs para gerar a tensão PTAT e a tensão CTAT foi obtida utilizando o VGS de um 

transistor MOS em inversão fraca. A estratégia de utilizar o VDS-DOWN de dois SCCTs 

somados visa reduzir as dimensões dos transistores que compõe o SCCT, pois o termo 

CTAT possui um TC muito grande comparado ao TC da tensão térmica Ut. Substituindo 

os TBJs pelos SCCTs e o transistor MOS foi possível obter uma referência de 15 ppm/ºC 

com um consumo de 300 nW. O circuito proposto pode ser visto na Figura 10. 

Figura 10 - Referência de tensão utilizando dois SCCTs para gerar a tensão PTAT 
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Fonte: Ueno et al. (2009) 

Um outro circuito baseado no de Ueno et al. (2009) foi o de Colombo et al. (2012). 

Neste circuito, a soma da tensão de saída de dois SCCTs também foi responsável pela 

parcela PTAT da equação (2) e um transistor MOS operando como diodo gera o termo 

CTAT, conforme visto na Figura 11. Foi obtida uma tensão de saída de 1,4 V com um 

VDD mínimo de 2,5 V.  

Figura 11 - Referência de tensão utilizando dois SCCTs e um transistor MOS operando como diodo 

 

Fonte: Colombo et al. (2012) 

Em Fakharyan, Ehsanian e Hayati (2020) são utilizados três SCCTs para aumentar 

a parcela PTAT e para a parcela CTAT, também foi utilizado um transistor MOS 

operando como diodo. A tensão de saída obtida foi de 0,625 V com uma tensão de 

alimentação mínima de 0,8 V.  

Aproveitando da compensação em temperatura da tensão de saída do SCCT, Yan, 

Li e Liu (2009) utilizaram espessuras de óxido diferentes para os dois transistores. Deste 

modo as tensões de limiares dos transistores são diferentes, e a diferença entre elas fica 

responsável por aumentar a parcela CTAT da saída da referência. Na Figura 12, o 

transistor NDOWN possui o óxido mais grosso que o NUP. Com isto, foi obtida uma 

referência de apenas 96,6 mV. Esta mesma estratégia foi utilizada em Oliveira et al. 

(2017) e Albano et al. (2013). 

Em Oliveira et al. (2018) a tensão de saída da referência é obtida utilizando um 

SCCT em que os comprimentos do canal dos transistores são diferentes. Esta diferença 

também causa diferença na tensão de limiar, assim como os trabalhos anteriores.  
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Figura 12 - Referência de tensão utilizando os transistores do SCCT com espessuras diferentes 

 

 Fonte: próprio autor. 

 

2.4 Análise do comportamento em temperatura do diodo Schottky 

O uso do self-cascode composite transistor tem demonstrado ser promissor para 

gerar a tensão PTAT. Para gerar a tensão CTAT uma alternativa que tem sido o uso de 

diodo Schottky. 

O diodo Schottky difere do diodo de junção PN por possuir uma junção metal-

semicondutor (BUTLER; BAKER, 2005). Esta diferença na construção resulta em duas 

grandes diferenças entre os dois tipos de diodo: 

• Velocidade do chaveamento: o diodo Schottky tem um chaveamento mais rápido 

que o diodo de junção, o que o torna seu uso importante para circuitos de RF. 

• Tensão de polarização direta: enquanto a tensão direta do diodo de junção (e VBE 

do TBJ) é próxima a 0,7 V. A tensão de polarização do diodo Schottky é próxima 

a 300 mV.  

Esta segunda característica que é interessante para o uso do diodo Schottky em 

uma referência de tensão com o objetivo de reduzir a tensão de alimentação (KINGET et 

al., 2008).  

A relação entre a corrente e a tensão do diodo é semelhante à da equação (3) e é 

dada por (BUTLER; BAKER, 2005):  

 
𝐼𝐷 = 𝐼𝑆[exp (

𝑉𝐷

𝑛𝑈𝑡
) + 1] 

(25) 
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Além das semelhanças entre as equações, é necessário analisar o comportamento 

em temperatura do diodo Schottky disponível no processo de fabricação. A Figura 13 

apresenta a variação da tensão do diodo Schotty e de um TBJ pnp vertical, disponíveis no 

processo BiCMOS 130 nm utilizado, para o mesmo nível de corrente na faixa de 

temperatura de -40 a 85 ºC. 

Figura 13 - Variação em temperatura de um diodo Schottky e um TBJ 

 

Fonte: próprio autor 

Como pode ser visto na simulação, para um mesmo nível de corrente, o diodo 

Schottky possui uma tensão mais baixa que o TBJ, além disso, o TC obtido para o 

Schottky é de 1,46 mV/ºC, enquanto para o TBJ é de 1,93 mV/ºC. Estes resultados 

comprovam que o Schottky é apropriado para substituir o transistor bipolar 

O diodo Schottky já foi utilizado em algumas referências de tensão na literatura. 

Como em Butler e Baker (2005), o Schottky substitui o TBJ para reduzir a tensão de saída 

da referência. Como a referência bandgap é próxima à 1,2 V devido à tensão VBE, o uso 

do Schottky forneceu uma tensão de saída próxima a 400 mV.  

Em Kinget et al. (2008) o diodo Schottky substitui o TBJ para gerar a tensão 

CTAT e a PTAT também, a partir da diferença entre as tensões de polarização diretas de 

dois diodos com dimensões diferentes. Foi obtida uma tensão de saída próxima a 250 mV 

e a tensão de alimentação de apenas 600 mV. O circuito proposto pode ser visto na Figura 

14. 

Campana, Klimach e Bampi (2016) utilizam o Schottky para gerar a tensão CTAT 

e um SCCT para gerar a tensão PTAT. Ainda foi utilizado divisores de tensão para reduzir 

o valor da tensão do diodo Schottky e uma referência que fornece aproximadamente 100 

mV para um VDD mínimo de 300 mV foi obtida. 

 

 



30 

 
 

 

 

Figura 14 - Circuito utilizando diodo Schottky substituindo o TBJ 

 

Fonte: Kinget et al. (2008). 
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3 Referência de tensão proposta e simulações 

  O SCCT possibilitando gerar uma tensão PTAT com a diferença entre os VGS de 

dois MOSFETS em inversão fraca e o diodo Schottky sendo utilizado como gerador da 

tensão CTAT tiveram bons resultados no estudo de seus comportamentos em temperatura. 

Portanto, a referência proposta une as duas estratégias para gerar uma tensão compensada 

em temperatura. O circuito pode ser visto na Figura 15 e é baseado na referência proposta 

por Colombo et al. (2012) substituindo o transistor conectado como diodo pelo diodo 

Schottky e utilizando uma fonte de corrente sem o uso de resistores.  

Figura 15 - Referência de tensão proposta 

 

 Fonte: próprio autor. 

Todos os transistores NMOS têm seu terminal de substrato conectado ao terra, 

enquanto o terminal do n-well dos transistores PMOS estão conectados à fonte de 

alimentação. O circuito proposto é composto de dois subcircuitos: a fonte de corrente e o 

núcleo da referência de tensão  

A fonte de corrente utilizada foi proposta por Oguey e Aebischer (1997) e é 

formada pelos transistores N1-N4, P1-P3 e o amplificador A1. Esta fonte de corrente 

utiliza o transistor N4 operando na região de tríodo para substituir o uso de um resistor 

(VITTOZ; FELLRATH, 1977).  Os transistores N1, N2, P1, P2 e P3 estão em inversão 

fraca, enquanto N3 e N4 estão em inversão forte. Ao fazer o transistor N1 maior que o 

transistor N2, a diferença entre o VGS dos dois transistores aparecerá como VDS de N4 e é 

dada pela equação (22). Segundo Oguey e Aebischer (1997), a corrente I1 é dada por: 

 𝐼1 = 𝑛2𝛽𝑁4𝑈𝑡
2𝐾𝑒𝑓𝑓 (26) 

Onde β é um fator de transcondutância e Keff é dado por: 
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 𝐾𝑒𝑓𝑓 = [𝐾2 − 0,5 + √𝐾2(𝐾2 − 1) ln2(𝐾1) (27) 

 
𝐾1 =

𝑆𝑁1

𝑆𝑁2
 

(28) 

 
𝐾2 =

𝑆𝑁4𝑆𝑃3

𝑆𝑁3𝑆𝑃1
 

(29) 

A performance em temperatura de I1 é dada por (OGUEY; AEBISCHER, 1997): 

 

𝐼1(𝑇) = (𝑛2𝛽𝑁4)0𝑈𝑡0
2 𝐾𝑒𝑓𝑓 (

𝑇

𝑇0
)

2−𝑚

 
(30) 

O amplificador A1 é usado para melhor a regulação de linha, isto é, a medida de 

como a referência varia em uma faixa da tensão de alimentação conforme sugerido por 

Baker (2010). Seu esquemático pode ser visto na Figura 16. 

Figura 16- Esquemático do amplificador A1 

 

Fonte: próprio autor. 

O ganho nominal em malha aberta do amplificador A1 é de 55 dB e pode ser visto 

na Figura 17. A vantagem do uso deste amplificador é que com ele é possível obter um 

ganho razoável com consumo muito baixo e sem a necessidade de uma outra fonte de 

corrente. 

Figura 17 - Ganho em malhar aberta do amplificador A1 

 

Fonte: próprio autor. 
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A fonte de corrente foi projetada para fornecer 15 nA. O transistor P8 foi 

adicionado à referência para que seja possível caracterizar a corrente. Ele foi feito com 

uma largura maior que os transistores P1-P2 para aumentar o valor da corrente a ser 

medida. 

O segundo subcircuito é o núcleo da referência de tensão é baseado no circuito de 

Colombo et al. (2012) mostrado na Figura 11. A grande mudança foi substituir o transistor 

operando como diodo pelo diodo Schottky, D1 na Figura 15. A tensão PTAT é gerada 

por dois SCCTs, o primeiro é composto pelos transistores N5-N6 e o segundo pelos 

transistores N7-N8. Da Figura 15, VREF é dada por: 

 𝑉𝑅𝐸𝐹 = 𝑉𝐷1 + 𝑉𝐷𝑆𝑁6 + 𝑉𝐷𝑆𝑁8 (31) 

Substituindo a equação (24) em (31), tem-se que: 

 
𝑉𝑅𝐸𝐹 = 𝑉𝐷1 + 𝑛𝑈𝑡 ln (1 +

𝐼𝑁6𝑆𝑁5

𝐼𝑁5𝑆𝑁6
) + 𝑛𝑈𝑡 ln (1 +

𝐼𝑁8𝑆𝑁7

𝐼7𝑆8
) 

(32) 

 
 

𝑉𝑅𝐸𝐹 = 𝑉𝐷1 + 𝑛𝑈𝑡 ln [ (1 +
𝐼6𝑆5

𝐼5𝑆6
) (1 +

𝐼𝑁8𝑆𝑁7

𝐼𝑁7𝑆𝑁8
)]  

(33) 

 

 Como pode ser visto na equação (33), somente o dimensionamento dos 

transistores que compõe os SCCTs e suas correntes (que dependem do dimensionamento 

dos transistores P5, P6 e P7) são possíveis de serem alterados durante o projeto. Para 

entender o comportamento de VREF na temperatura, é preciso primeiro expressar as 

parcelas da equação (33) em função da temperatura. 

Da equação da corrente do diodo Schottky (equação (25)) e fazendo um processo 

semelhante ao do transistor bipolar visto na seção 2.1, a tensão direta do diodo Schottky 

pode ser dada por (CAMPANA, 2017):  

 
𝑉𝐷1(𝑇) =  Φ𝐵 −

𝑇

𝑇𝑅

[Φ𝐵 − 𝑉𝐷1(𝑇𝑅)] + (𝛼 − 2)
𝐾𝑇

𝑞
ln (

𝑇

𝑇𝑅
) 

(34) 

Onde ФB é a altura da barreira do diodo Schottky e é dada por qФM - qX, com qФM 

sendo a função de trabalho do metal e qX a afinidade do elétron (CAMPANA, 2017). Na 

equação (34), α é uma constante independente da temperatura. Os outros termos possuem 

os mesmos significados já mencionados.  

O termo PTAT da equação (33) tem sua dependência com a temperatura expressa 

ao reescrever a tensão térmica Ut como KT/q. Portanto, a tensão de saída pode ser escrita 

como: 

 
𝑉𝑅𝐸𝐹(𝑇) =  Φ𝐵 −

𝑇

𝑇𝑅

[Φ𝐵 − 𝑉𝐷1(𝑇𝑅)] + (𝛼 − 2)
𝐾𝑇

𝑞
ln (

𝑇

𝑇𝑅
)

+
𝑛𝐾𝑇

𝑞
ln [ (1 +

𝐼6𝑆5

𝐼5𝑆6
) (1 +

𝐼𝑁8𝑆𝑁7

𝐼𝑁7𝑆𝑁8
)] 

(35) 

Reagrupando os termos lineares: 
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 𝑉𝑅𝐸𝐹(𝑇) =  Φ𝐵

− 𝑇 {
[Φ𝐵 − 𝑉𝐷1(𝑇𝑅)]

𝑇𝑅

+
𝑛𝐾

𝑞
 ln [ (1 +

𝐼6𝑆5

𝐼5𝑆6
) (1 +

𝐼𝑁8𝑆𝑁7

𝐼𝑁7𝑆𝑁8
)] }

+ (𝛼 − 2)
𝐾𝑇

𝑞
ln (

𝑇

𝑇𝑅
)  

(36) 

Observa-se que VREF é proporcional à altura da barreira, que é definida pelo metal 

utilizado fabricar o diodo Schottky, também há um termo linear e um termo de ordem 

mais alta. A correção de primeira ordem da referência é dada ao fazer dVREF/dT = 0 sobre 

o termo linear. Fazendo a correção, obtém-se:  

 
ln [ (1 +

𝐼6𝑆5

𝐼5𝑆6
) (1 +

𝐼𝑁8𝑆𝑁7

𝐼𝑁7𝑆𝑁8
)] =

[Φ𝐵 − 𝑉𝐷1(𝑇𝑅)]

𝑛𝐾𝑇𝑅

𝑞

  
(37) 

 

Substituindo (37) em (36): 

 
𝑉𝑅𝐸𝐹(𝑇) =  Φ𝐵 + (𝛼 − 2)

𝐾𝑇

𝑞
ln (

𝑇

𝑇𝑅
)  

(38) 

A referência proposta tem sua saída não mais proporcional à tensão de bandgap, 

deste modo é possível obter uma tensão de saída menor que 1 V e assim reduzir a tensão 

de alimentação.  

Para o projeto, foram utilizados, com exceção dos transistores que compõem os 

SCCTs, transistores de óxido grosso de 2,5 V. O uso de transistores de óxido grosso tem 

como objetivo melhorar a regulação de linha do circuito. Para os transistores N5-N8, não 

há restrição sobre o uso de transistores de óxido grosso, no entanto, testes mostraram que 

seriam necessários transistores muito grandes para conseguir uma referência compensada.  

É importante lembrar que os transistores N5-N8 devem operar inversão fraca e 

que os transistores superiores de ambos os SCCTs devem estar saturados e os transistores 

inferiores podem tanto estar saturados quanto em tríodo, conforme demostrado na 

subseção 2.3.1.  

A Tabela 3 apresenta a dimensão de todos os transistores das Figura 15 e Figura 

16. Cada conjunto de transistores que deve ser casado, isto é, os transistores devem ter 

suas tensões de limiar mais próximas possíveis, foram projetados a partir do mesmo 

transistor unitário. Para transistores com largura (W) ou comprimento (L) diferentes do 

transistor unitário, é adicionado transistores em paralelo e em série, respectivamente.  Os 

conjuntos de transistores casados são N1-N2, N3-N4, N5-N6, N7-N8, N9-10, P1-P8, P9-

P10.  
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Tabela 3 - Dimensões dos transistores da referência proposta 

Transistor P1 P2 P3 P4 P5 P6 P7 P8 P9 P10 

W(µm) 1 1 1 1 1 1 1 1 0,4 0,4 

L(µm) 14 14 14 14 14 14 14 14 20 20 

Paralelo 2 2 4 2 40 16 2 14 2 2 

Série 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 

Transistor N1 N2 N3 N4 N5 N6 N7 N8 N9 N10 

W(µm) 2 2 0,6 0,6 1,4 1,4 3,9 3,9 0,4 0,4 

L(µm) 9 9 20 20 1 1 1 1 20 20 

Paralelo 8 1 1 1 18 1 4 1 2 2 

Série 1 1 3 3 1 24 1 22 1 1 

Fonte: próprio autor 

Embora a topologia utilizada possibilite a redução da tensão de alimentação, é 

importante notar que a referência proposta ainda não possibilita uma redução muito 

grande no VDD mínimo. O VDD mínimo é menor valor da tensão de alimentação para os 

transistores estarem no ponto de operação projetado. Na referência proposta, ele está 

relacionado ao ramo crítico, isto é, o ramo que possui mais componentes entre o VDD e o 

terra. O ramo crítico na Figura 15 é composto por P6, N7, N8, N6 e D1. Portanto, o VDD 

mínimo é dado por: 

 𝑉𝐷𝐷−𝑚𝑖𝑛 = 𝑉𝑂𝑉𝑃6 + 𝑉𝐷𝑆𝑁7 + 𝑉𝐷𝑆𝑁8 + 𝑉𝐷𝑆𝑁6 + 𝑉𝐷1 (39) 

Onde VOV é a tensão de overdrive, isto é, a diferença entre o VGS em inversão forte 

e o VTH. Esta diferença é o VDS mínimo para manter o transistor saturado.  

3.1 Impacto do processo de fabricação e circuito de ajuste 

Além da temperatura e da tensão de alimentação, o processo de fabricação 

também possui impacto na performance da referência. Este impacto pode ser previsto 

com a análise de Monte Carlo. A análise foi feita com 1000 amostras e considerando o 

descasamento de transistores e variações de processo. O histograma obtido com a análise 

para VREF e para o TC de VREF pode ser visto na Figura 18. 

Figura 18 - Histograma de (a) VREF e (b) TC de VREF 

 
(a) 

 
(b) 

Fonte: próprio autor.  
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Para VREF, o valor médio obtido em 27 ºC foi de 697,1 mV e o desvio padrão 25,11 

mV, o que para três vezes o desvio padrão, representa ±10 % de variação. Já o TC mostrou 

ser mais afetado, tendo um valor médio de 125 ppm/ºC e o desvio padrão 63,78 ppm/ºC. 

Estes resultados indicam que a referência apresenta uma baixa variação no valor nominal 

em temperatura ambiente, mas sua performance em temperatura é fortemente 

influenciada pelo processo fabricação. Esta variação ocorre pois o circuito dependente do 

casamento dos transistores, o que causa uma variação na corrente entre ramos.  

Com o objetivo de mitigar o impacto do processo de fabricação sobre o TC, foi 

utilizado um circuito de trimming ou ajuste. Este circuito pode ser visto na Figura 19. 

Conforme visto na análise do comportamento do SCCTs na seção 2.3, mais corrente 

fluindo pelo SCCTs, mais positivo (mais PTAT) se torna o TC da tensão VDS-DOWN. Deste 

modo, a estratégia utilizada foi dividir o transistor P6 em sete transistores iguais. Seis 

deles conectados a chaves controladas por bits externos. Deste modo, é possível ajustar o 

TC controlando o nível de corrente que flui pelo SCCT composto pelos transistores N7-

N8 e assim fazendo com que VDSN8 seja mais ou menos PTAT.  A referência de tensão 

proposta foi projetada com o equivalente a três bits em nível alto (ligado) e três desligados 

(desligado). Se VREF não estiver compensada e apresentando comportamento mais CTAT, 

mais chaves devem ser ligadas. Se ocorrer o contrário, basta desligar mais chaves.  As 

dimensões dos transistores da Figura 19 podem ser vistas na Tabela 4. 

Figura 19 - Circuito de trimming 

 

Fonte: próprio autor. 

Tabela 4 - Dimensões dos transistores do circuito de trimming 

Transistor P6A P6B P6C P6D P6E P6F P6H 

W(µm) 1 1 1 1 1 1 1 

L(µm) 14 14 14 14 14 14 14 

Paralelo 4 4 4 4 4 4 4 

Série 1 1 1 1 1 1 1 

Fonte: próprio autor. 

3.2 Circuito de start-up 

Para evitar que a que a corrente fornecida pela fonte de corrente tenha um outro 

estado estável onde I1 e I2 são iguais a zero (OGUEY; AEBISCHER, 1997), foi 

adicionado a referência de tensão da Figura 15 um circuito de start-up. Um circuito de 
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start-up tem como objetivo forçar que o circuito saia desse ponto estável com correntes 

nulas e após isso não tenha mais influência sobre o funcionamento do circuito (BAKER, 

2010).  

O circuito start-up utilizado pode ser visto na Figura 20. Ele funciona da seguinte 

maneira: quando I1 e I2 são iguais a zero, os transistores P1 e P2 não estão conduzindo e, 

portanto, a tensão na porta VG_P1 destes transistores é próxima a VDD. N1 e N2 também 

estão cortados e suas tensões de porta (VB na Figura 15) são próximas ao terra. Assim, o 

transistor ST3 no circuito de start-up também está cortado e nenhuma corrente é espelhada 

entre ST1 e ST2. O transistor ST4 está operando como um capacitor e sem corrente 

fluindo por ele, ele não se carrega. Assim, o nó VX também tem um potencial próximo ao 

terra. Neste momento, o transistor ST5 possui uma tensão fonte-porta (VSG) próxima a 

VDD e o transistor está conduzindo, abaixando a tensão VG_P1.  

Figura 20 - Circuito de start-up 

 

Fonte: próprio autor. 

Os transistores P1 e P2, agora com uma diferença maior entre o VDD e VG_P1, 

começam a conduzir e assim ligando a fonte de corrente. A fonte de corrente implica que 

o nó VB não tem mais potencial nulo e assim, N1, N2 e ST3 no circuito de start-up estão 

conduzindo. Com corrente fluindo entre ST1 e ST2, ST4 começa a carregar até o ponto 

que ST5 desliga e o circuito de start-up não influencia mais a fonte de corrente da 

referência. As dimensões dos transistores do circuito de start-up podem ser vistas na 

Tabela 5. 

Tabela 5 - Dimensões dos transistores do circuito de start-up 

Transistor ST1 ST2 ST3 ST4 ST5 

W(µm) 1 1 0.36 5 5 

L(µm) 5 5 20 5 0.50 

Paralelo 2 2 1 1 1 

Série 1 1 2 1 1 

Fonte: próprio autor. 



38 

 

3.3 Simulações 

A Figura 21 apresenta simulação da variação de VREF com a temperatura em 

função do número de bits ligados. Como pode ser visto, para três bits, a tensão VREF está 

compensada (curva central). Também pode ser visto que poucos bits são necessários para 

ajustar uma grande variação de VREF e TC. 

Figura 21 - Variação da tensão de saída em função da temperatura e número de bits 

 

Fonte: próprio autor. 

A Tabela 6 apresenta o valor de VREF em 27 ºC e o TC para cada número de bits 

em nível alto. Também é apresentado qual o comportamento de VREF na variação de 

temperatura.  

Tabela 6 - Resultados da simulação de VREF em relação à temperatura e aos números de bits 

Número de 

bits 
VREF (mV) @ 27°C 

TC 

(ppm/°C) 

Performance 

em 

temperatura 

0 670,8 310,1 CTAT 

1 677,6 184 CTAT 

2 686,9 100,8 CTAT 

3 696,4 50,8 Compensada 

4 705,6 109,3 PTAT 

5 713,9 179,4 PTAT 

6 721,3 256,3 PTAT 

Fonte: próprio autor. 

A simulação com modelos de corners também foi feita e os resultados podem ser 

vistos na Tabela 7. Pode ser visto também por estes resultados, que o nível de VREF em 

temperatura ambiente não é gravemente afetado pelo uso de diferentes modelos, mas sua 

performance em temperatura sim e justificando mais uma vez o uso do circuito trimming. 

A variação com a tensão de alimentação, pode ser vista na Figura 22. O VDD 

mínimo obtido foi de 1,1 V e pode ser visto que o circuito permanece em funcionamento 
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até 2,5 V.  A regulação de linha obtida foi de 0,7 mV/V. Para o VDD mínimo, a corrente 

fornecida pela fonte é de 680 nA, o que resulta em um consumo total de 748 nW.  

Tabela 7 - Resultado da simulação com modelos de corners 

Modelo 

 

VREF(mV) TC(ppm/ºC) 

FF 695,4 14,7 

FS 696,8 126,4 

Nominal 696,4 50,8 

SF 695,7 77,4 

SS 694,1 69,7 

Fonte: próprio autor. 

Figura 22 – Simulação da variação da tensão de saída com a tensão de alimentação 

 

Fonte: próprio autor. 

O PSRR (power-supply rejection ratio) simulado foi de -55 dB em DC. Para a 

análise do impacto do circuito de start-up, foi feita a simulação transiente para uma 

entrada em rampa de 1 µs. O circuito levou cerca 30 ms para atingir o estado estacionário 

sem o uso do circuito de start-up. Adicionando o circuito de start-up, este tempo caiu para 

100 µs. Deste modo, é possível ver como o circuito se tornou mais rápido com a adição 

deste bloco.  

Também foram simuladas em relação a temperatura, a corrente IREF e as tensões 

VD1, VVDS-SC1 e VDS-SC2 que estão indicadas na Figura 15. Estas curvas podem ser vistas na 

Figura 23.  

Com base nestes resultados, conclui-se que a corrente projetada pela fonte de 

corrente tem um comportamento PTAT. A tensão VREF é a soma das três tensões da Figura 

23b e pode visto que VD1 tem um comportamento CTAT, como era esperado e as tensões 

dos SCCTs tem comportamento PTAT. Pode ser visto também que a inclinação (logo, o 

TC) de VD1 é maior que das outras tensões e por isso são necessários dois SCCTs para 

compensar VREF. 
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Figura 23 - Simulação da variação com a temperatura de (a) IREF e (b) VD1, VDS-SC1 e VDS-SC2 

 

(a) (b) 

Fonte: próprio autor. 

Também é interessante analisar a variação de IREF com a tensão de alimentação, 

pois é um reflexo da fonte de corrente. A Figura 24 apresenta esta simulação. É 

interessante notar que o VDD mínimo para a fonte de corrente é menor que o VDD mínimo 

da referência toda, comprovando que o VDD-min de VREF é limitado pelo núcleo. A 

regulação de linha de IREF obtida é de 0,2 nA/V.  

Figura 24 - Simulação da variação da corrente de saída com a tensão de alimentação 

 

Fonte: próprio autor. 

Finalmente, a Tabela 8 apresenta um resumo dos principais resultados obtidos 

com as simulações.  
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Tabela 8 - Resumo dos principais resultados das simulações 

VREF (mV) @ 27°C  

 

TC_VREF (ppm/ºC) 

 

Faixa de 

temperatura (°C) 

 

696,4 50,8 125 

IREF (nA) @ 27°C 

 

TC_IREF (ppm/ºC) 

 

Faixa de VDD (V) 

103 2800 1.1 – 2.5 

Reg. linha (VREF) 

(mV/V) 

 

Reg. linha (IREF) (nA/V) 

 

ISUPPLY 

(nA) 

0,7 0,2 680 

Fonte: próprio autor. 

3.4 Layout e fabricação 

O layout completo do circuito inclui a referência proposta (Figura 15), o 

amplificador A1 (Figura 16), o circuito de ajuste (Figura 19) e o circuito de start-up 

(Figura 20). O projeto foi feito em um processo de fabricação BiCMOS 130 nm. Foram 

utilizadas estratégias como centroide comum para melhorar o casamento dos transistores, 

adição de capacitores entre a tensão de alimentação e terra para filtrar ruídos e guard-ring 

para isolar o circuito. A área total da referência é de 68 µm x 161,7 µm (0,011 mm2). O 

layout pode ser visto na Figura 25. 

Figura 25 - Layout da referência proposta 

 

Fonte: próprio autor. 

O circuito foi incluído em um chip com outros circuitos de propósitos específicos. 

A área total do chip é 4 mm2. O layout e a microfotografia do chip podem ser vistos na 

Figura 26. 
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Figura 26 - Chip fabricado 

 

 

 

Fonte: próprio autor. 
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4 Resultados experimentais 

Foram fabricadas 30 amostras do chip da Figura 26 com um encapsulamento do 

tipo LQFP44. Uma amostra do chip no encapsulamento pode ser vista na Figura 27. Foi 

necessário o uso de um soquete adaptador de LQFP44 para DIP44, igual ao mostrado na 

Figura 28. Deste modo é possível facilmente conectar o chip em uma protoboard, por 

exemplo.  

Figura 27 - Amostra do chip fabricado sem a tampa de proteção do encapsulamento 

 

Fonte: próprio autor. 

 Figura 28 - Soquete adaptador de LQFP44 para DIP44 

  

Fonte: próprio autor. 

O adaptador também facilitou o projeto da placa de circuito impresso necessária 

para as medições em temperatura. Os principais resultados das medições podem ser vistos 

nas próximas seções.  

 

4.1 Medições variando a temperatura  

As medições do circuito com a variação de temperatura foram feitas utilizando a 

câmara climática programável mostrada na Figura 29. A placa de circuito é colocada 
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dentro da câmara, que é isolada termicamente do exterior. Os cabos para a medição são 

passados para o exterior da câmara através da abertura na parte superior. Mesmo com a 

passagens dos cabos, o isolamento do interior da câmara é mantido. Para medir as tensões 

VREF, Vtest1 e Vtest2 (indicadas na Figura 16) e a corrente IREF foram utilizadas SMUs 

(source-measure unit) de alta precisão. Para gerar a tensão de alimentação e a tensão de 

2,5 V, para as chaves do circuito de ajuste, foram utilizadas fontes de alimentação de 

laboratório.  

Figura 29 - Câmara térmica programável utilizada para medições 

 

Fonte: próprio autor. 

A câmara foi programada para esquentar da temperatura inicial, geralmente a 

temperatura ambiente, até 85 ºC. Ao atingir os 85 ºC, era aguardado um tempo para as 

tensões e corrente medidas estabilizarem, isto é, que o circuito atingisse a mesma 

temperatura da câmara e os valores medidos representassem realmente o valor para 85ºC. 

Depois, era iniciado o resfriamento da câmara, onde a cada grau atingido, era parado o 

resfriamento para que os valores estabilizassem e fosse possível registar as medidas. O 

processo foi repetido até atingir -40 ºC. Nesta temperatura, era encerrado o registro das 

medidas e a câmara esquentava até a temperatura ambiente para poder ser feita retirada 

do circuito do seu interior. O processo completo levava em torno de cinco horas para ser 

feito.  

Cinco amostras foram medidas com a variação de temperatura. A tensão de 

alimentação utilizada foi de 1,1 V e assim como no projeto nominal, três bits do circuito 

de ajuste foram mantidos ligados (conectados à tensão de 2,5 V). Na Figura 30 é possível 



45 

 

ver os resultados obtidos em comparação ao resultado simulado, já apresentado no 

capítulo 3.  

Figura 30 - VREF medido em função da temperatura para cinco amostras 

 

Fonte: próprio autor. 

As amostras S4 e S5 apresentaram o comportamento nominal desejado. Ambas 

estão compensadas em temperatura e apresentaram apenas um pequeno offset comparado 

resultado simulado. As amostras S1 e S2 apresentaram um comportamento mais próximo 

de uma tensão PTAT enquanto a amostra S3 apresentou um comportamento mais 

próximo de uma tensão CTAT. Todos estes os resultados foram previstos pela análise de 

Monte Carlo, apresentada na seção 3.1. A tensão VREF em temperatura ambiente e o TC 

das cinco amostras são apresentadas na Tabela 9. 

Comparando as curvas da Figura 30 com as da Figura 21 e os valores de TC da 

Tabela 9 com os da Tabela 6, é visto que as performances de S1 e S2 são mais próximas 

à de somente 5 bits do circuito de trimming em nível alto. Ou seja, é necessário diminuir 

a corrente que está fluindo pelos SCCTs para diminuir o termo PTAT de VREF. Enquanto 

a amostra S3 tem performance mais parecida a de 2 bits ligados, sendo necessária uma 

quantidade maior de corrente fluindo através dos SCCTs. Esta comparação é importante 

pois é um indicador de quantos bits serão ligados/desligados para o ajuste. Deste modo, 

foram desligados dois bits de S1 e S2 (resultando em apenas um 1 bit ligado) e S3 teve 

um bit ligado (resultado em 4 bits ligados). As novas curvas medidas após o ajuste podem 

ser vistas na Figura 31 e a Tabela 9 apresenta o resumo dos resultados antes e depois do 

ajuste. 
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Figura 31 - VREF medido em função da temperatura para cinco amostras com ajuste 

 

Fonte: próprio autor. 

Tabela 9 - Resumo dos principais resultados de VREF em função da temperatura 

 VREF (mV) @ 27°C 
TC 

(ppm/°C) 

VREF ajustado (mV) 

@ 27°C  

TC ajustado 

(ppm/°C) 

Simulação 696,4 50,8 - - 

S1 688,4 225,4 668,1 71,8 

S2 703,8 178,4 683,4 66,7 

S3 702,1 87,7 711,2 52,8 

S4 703,5 40,9 - - 

S5 705 47,6 - - 

Fonte: próprio autor. 

Estes resultados mostram a eficiência do circuito trimming em compensar a 

referência em relação à temperatura. Antes do ajuste, o TC médio era de 116 ppm/ºC, 

enquanto com o ajuste, este valor cai para 56 ppm/ºC. Uma melhoria de 48%. Uma 

sugestão de melhoria ainda para o projeto da referência, seria dividir ainda mais o 

transistor P6, deste modo os saltos de TC entre os números de bits ligados seriam menores 

e mais precisos. No entanto, com isto há a necessidade de aumentar o número de chaves 

e assim, de pinos para os bits.  

Medindo os pontos Vtest1 e Vtest2 em conjunto com VREF foi possível obter também 

as tensões VD1, VDS-SC1 e VDS-SC2. Estas tensões e a corrente IREF têm seus resultados 

apresentados na Figura 32. A Figura 32a apresenta as medidas da tensão sobre o diodo 

Schottky. Como era esperado, tem-se um comportamento CTAT e todas as amostras 

mostraram resultados próximos ao simulado.  

Na Figura 32b é possível ver os resultados de IREF. Como pode ser visto, para as 

amostras S1 e S2, IREF apresentou maior inclinação, isto é, IREF varia mais com a 

temperatura. Esta variação pode ser responsável pelas amostras S1 e S2 terem tido 
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comportamento mais PTAT. De maneira semelhante, S3 tem a menor inclinação, o que 

explica a tensão VREF ter comportamento CTAT. 

Figura 32 – Medidas em temperatura de (a) VD1, (b) IREF, (c) VDS-SC1 e (d) VDS-SC2 

 
(a) 

 
(b) 

 
(c) 

 
(d) 

Fonte: próprio autor. 

Por fim, as tensões VDS-SC1 e VDS-SC2 são vistas na Figura 32c,d. Como esperado 

pelo estudo dos SCCTs, ambas as tensões têm comportamento PTAT. Isto acontece 

devido a razão entre os transistores superiores e inferiores serem grandes o suficiente para 

manter o transistor superior saturado.  

 

4.2 Medições variando a tensão de alimentação 

As medições da resposta do circuito com a variação da tensão de alimentação 

foram feitas utilizando o analisador de semicondutores. Este equipamento permite fazer 

uma varredura da tensão de alimentação e fazer as medições de maneira rápida e precisa. 

Foram feitas as medidas em 26 amostras para VREF e IREF. Os resultados das duas 

medições são apresentados na  Figura 33 onde a linha tracejada indica a curva obtida pela 

simulação. 
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A regulação de linha média obtida para a tensão de saída foi de 2,3 mV/V com 

um desvio padrão (σ) de 0,6 mV/V. Para a corrente de saída, a regulação de linha média 

obtida foi de 0,9 nA/V com desvio padrão de 0,7 nA/V.  

Figura 33 – Variação de (a) VREF e (b) IREF em relação à variação da tensão de alimentação 

 
(a) 

 

 
(b) 

Fonte: próprio autor. 

Os resultados experimentais para a variação da tensão de alimentação comparados 

ao resultado simulado apresentaram grandes semelhanças, principalmente no VDD-min, 

sendo 1,1 V para VREF e 0,7 para IREF.  

 Finalmente, a Tabela 10 apresenta o resumo das medições.  

Tabela 10 - Resumo dos principais resultados das simulações 

VREF @ 27°C  

médio 

(mV) 

σ 

(mV) 
 

TC_VREF 

médio 

(ppm/°C) 

σ  

(ppm/°C) 
 

Faixa de 

temperatura (°C) 

 

720,4 16,6 
 

56 13 
 

125 

IREF @ 27°C 

médio 

(nA) 

σ 

(nA) 
 

TC_IREF 

médio 

(ppm/°C) 

σ  

(ppm/°C) 
 

Faixa de VDD (V) 

126,8 9,11 
 

2500 452 
 

1.1 – 2.5 

Reg. linha (VREF) 

médio 

(mV/V) 

σ 

(mV/V) 
 

Reg. lina (IREF) 

médio 

(nA/V) 

σ 

(nA/V) 
 

ISUPPLY 

(nA) 

2,3 0,6 
 

0,9 0,7 
 

680 

Fonte: próprio autor. 

4.3 Comparação com outros trabalhos 

Este trabalho foi comparado com trabalhos semelhantes. As maiores vantagens 

relacionada aos trabalhos é o circuito proposto ocupar uma área menor que de todos os 

trabalhos. Além disso, o VDD-min é menor que dos outros circuitos. No entanto, o circuito 

proposto apresenta a desvantagem de ter um TC mais alto.  

 Com a comparação destes resultados, é possível concluir que o circuito proposto 

é mais adequado para aplicações que visam baixo consumo com uma área menor, 

enquanto a referência não necessitar ter alta precisão nem exatidão. 

 



49 

 
Tabela 11 - Comparação com outros trabalhos 

 Este 

trabalho 

Liu et al. 

(2019) 

Zhou et al. 

(2019) 

Lee, Liao 

e Lee 

(2019) 

Oliveira e 

Petraglia 

(2019 

Kamath et 

al. (2019) 

Lee et al. 

(2020) 

VREF (V) 0,72 2.56  1.14 0.596 0.5 1 0,5 

Tensão de alimentação (V) 1,1 a 2,5 4,5 a 5,5 2 a 5 1,3 1,2 a 1,8 1,375 1,8 

Faixa de temperatura (°C) -40 a 85 -40 a 100 -40 a 125 -10 a 120 0 a 100 -45 a 125 -40 a 140 

Consumo de corrente (µA) 0,68 6,8 33 2,7 5,1 689 26,3 

Área (mm2) 0,011 0,075 0,0396 0,8 0,073 0,078 0,0139 

TC (ppm/°C) 56 2,6 1,01 30,95 22 6 3,66 

Processo CMOS (nm) 130  180  350 180 180 7 180 

Regulação de linha (mV/V) 2.3 0.02 2  - 1.4 1 3,3 

Ano 2019 2019 2019 2019 2019 2019 2020 

Fonte: próprio autor. 
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5 Conclusão 

Este trabalho investigou o uso de duas abordagens não convencionais de gerar as 

tensões PTAT e CTAT a fim de obter uma referência de tensão compensada na 

temperatura com baixo consumo. Para gerar a tensão PTAT foi feito o estudo do 

comportamento de self-cascode composite transistors (SCCT). Uma matriz com SCCTs 

de razões de aspecto diferentes foi projetada e medida para níveis de correntes diferentes. 

Com os resultados obtidos foi concluído que, além de gerar uma tensão PTAT, com um 

dimensionamento e uma polarização apropriados é possível obter uma tensão 

moderadamente compensada na temperatura com um simples SCCT.  

Com o objetivo de obter uma tensão CTAT, foi estudado o comportamento do 

diodo Schottky. Este diodo possui uma relação entre corrente e tensão semelhante ao do 

diodo de junção, porém, com a vantagem de a tensão de polarização ser menor, 

possibilitando utilizar uma tensão de alimentação mais baixa que da referência Bandgap 

convencional.  

Tendo resultados promissores a partir dos estudos do SCCT e do diodo Schottky, 

ambas as abordagens foram combinadas para projetar uma referência de tensão. A 

referência possui uma fonte de corrente que não usa resistores, possibilitando uma área 

menor. A referência também possui um circuito de trimming para o ajuste externo do TC 

da referência. Foram apresentados os resultados das medições das amostras e com o ajuste 

feito, o TC médio obtido foi de 56 ppm/ºC para uma tensão de saída média de 720 mV 

com um consumo próximo de 750 nW para uma tensão de alimentação mínima.  

A referência proposta, portanto, é adequada para operações de baixo consumo e 

área pequena onde a alta precisão e exatidão da referência não é mandatória.  

No entanto, para projetar a referência proposta em outros processos de fabricação, 

é necessária uma análise prévia do comportamento dos componentes. Principalmente se 

há um diodo Schottky disponível e o seu comportamento na temperatura. Um diodo com 

um TC absoluto que diverge muito do TC do TBJ requererá algumas estratégias para que 

a tensão de saída seja compensada.   

O circuito foi publicado na revista Electronics, conforme pode ser visto em Brito 

et al. (2019).  
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Apêndice A – Equações da tensão de saída do SCCT  

Os SCCTs da Figura 3 possuem algumas características importantes para o 

equacionamento da tensão de saída.  

 𝐼𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 = 𝐼𝐷𝑆−𝑈𝑃  (40) 

 𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 = 𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 (41) 

 𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃 = 𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 (42) 

Primeiro, considerando o caso em que o transistor NUP não está saturado, portanto, 

a equação para corrente é dada por: 

 
𝐼𝐷𝑆 = 𝐼𝑆𝑆 exp(

𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆

𝑈𝑡
)]  

(43) 

 

 Considerando o transistor NDOWN também em regime linear e utilizando a 

igualdade da equação (40): 

 
𝐼𝑆𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁 exp (

𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)]

=  𝐼𝑆𝑆𝑈𝑃 exp (
𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
)] 

(44) 

 

A corrente de saturação IS é a mesma para os dois transistores, portanto: 

 
𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁 exp (

𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)]

=  𝑆𝑈𝑃 exp (
𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
)] 

(45) 

 

Como o transistor não está em saturação, VDS-UP é menor 4Ut e assim, um valor 

pequeno e pode-se ser feita a aproximação exp(x) = 1 + x. Fazendo esta aproximação em 

(45) e reagrupando os termos: 

 
𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁 exp (

𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)]

=  𝑆𝑈𝑃 exp (
𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
)

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 

(46) 

 

 
exp (

𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)]

=
𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁
exp (

𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
)

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 

(47) 

 

 
exp (

𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
)

exp (
𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
)

[1 − exp(−
𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)] =

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 

(48) 

 

 

Aplicando a propriedade de exponenciais exp(x)/exp(y) = exp(x-y): 
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exp (
𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝑇𝐻 − 𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 + 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)]

=
𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 

(49) 

 

 
exp (

𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)] =

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 

(50) 

Utilizando a igual da equação (41) na equação (50) e fazendo a multiplicação do 

primeiro termo.  

 
exp (

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)] =

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 

(51) 

 
exp (

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑛𝑈𝑡
) − exp(

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)] =

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 

(52) 

 
exp (

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑛𝑈𝑡
) − 1 =

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
 

(53) 

Aplicando o logaritmo natural em ambos os lados: 

 𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑛𝑈𝑡
= ln(1 +

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
)  

(54) 

 
𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 = 𝑛𝑈𝑡 ln(1 +

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐷𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
) 
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Finalmente, substituindo (42) em (55). 

 
𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 = 𝑛𝑈𝑡 ln(1 +

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃

𝑈𝑡
) 

(56) 

Esta é a equação para VDS-DOWN quando o transistor NUP está em tríodo. Para o caso 

que está em saturação, a equação (43) se torna: 

 
𝐼𝐷𝑆 = 𝐼𝑆𝑆 exp(

𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
)  

(57) 

E a igualdade da equação (42) se torna: 

 
𝐼𝑆𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁 exp (

𝑉𝐺𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) [1 − exp(−

𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁

𝑈𝑡
)]

=  𝐼𝑆𝑆𝑈𝑃 exp (
𝑉𝐺𝑆−𝑈𝑃 − 𝑉𝑇𝐻

𝑛𝑈𝑡
) 

(58) 

Os passos do desenvolvimento seguem o mesmo para o caso saturado, resultando 

na seguinte equação: 

 
𝑉𝐷𝑆−𝐷𝑂𝑊𝑁 = 𝑛𝑈𝑡 ln(1 +

𝑆𝑈𝑃

𝑆𝐷𝑂𝑊𝑁
) 

(59) 
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Apêndice B – Medições da matriz de SCCTs 

Para IBias = 100 nA. 

 

(a) SCCT1 

 

(b) SCCT2 

 

(c) SCCT3 

 

(d) SCCT4 

 

(e) SCCT5 

 

(f) SCCT6 
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(g) SCCT7 

 

(h) SCCT8 

 

Para IBias = 1 µA 

 

(a) SCCT1 

 

(b) SCCT2 

 

(c) SCCT3 

 

(d) SCCT4 
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(e) SCCT5 

 

(f) SCCT6 

 

(g) SCCT7 

 

(h) SCCT8 

 

Para IBias = 10 µA 

 

(a) SCCT1 

 

(b) SCCT2 
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(c) SCCT3 

 

(d) SCCT4 

 

(e) SCCT5 

 

(f) SCCT6 

 

(g) SCCT7 

 

(h) SCCT8 
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Apêndice C – Sobre o Autor 

Thaironi teve primeiro contato com circuito integrados durante as disciplinas da 

graduação em Engenharia da Computação e na pesquisa de iniciação científica. Porém, 

foi com a pesquisa para o Trabalho Final de Graduação que teve início, de fato, a 

experiência em projeto de circuitos integrados. Durante a pesquisa desenvolveu as 

habilidades com as ferramentas de projeto e simulação de CIs. Também teve experiência 

em auxiliar outros graduandos com estas ferramentas dando monitoria. Após concluir a 

graduação, iniciou o mestrado em Engenharia Elétrica com ênfase em Microeletrônica. 

Durante o mestrado, ganhou mais experiência em todos os processos do projeto de um 

chip e medições, também estudou tópicos mais aprofundados como transistores em 

inversão fraca, síntese lógica, fontes de corrente, resposta em frequência. No total foram 

quase quatro anos envolvido na área até chegar na conclusão deste trabalho.  


