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Resumo
Este trabalho apresenta uma metodologia de projeto de filtros Butterworth passa-baixa
de qualquer ordem, baseada no bloco de construção amplificador de transcondutância
diferencial de diferenças de saída diferencial (FDDTA). É investigada, também, uma me-
todologia de projeto similar para o filtro Butterworth passa-alta utilizando o FDDTA. A
princípio, são apresentadas a metodologia a ser seguida e as teorias de filtro Butterworth
passa-baixa e passa-alta, incluindo as implementações do estado da arte de filtros But-
terworth e possíveis limitações. Em seguida, o FDDTA é apresentado e sua operação é
avaliada e, também, é investigada uma implementação prática usando dois amplificadores
operacionais de transcondutância de saídas diferenciais (OTAs), baseados em inversores.
Essa implementação específica do FDDTA se baseia em duas características principais:
os transistores intrinsecamente casados que asseguram transcondutâncias e condutâncias
de saída semelhantes para ambas as instâncias OTAs; e a abordagem baseada no inversor
sem nós internos que reduz a complexidade do circuito e o consumo de potência, uma vez
que não requer circuito de calibração externo suplementar, como corrente de cauda ou
fontes de tensão de polarização. A seguir, a metodologia do filtro Butterworth passa-baixa,
usando FDDTAs, é demonstrada, mostrando que a topologia proposta apresenta a fun-
ção de transferência esperada de acordo com a teoria de filtros. Na sequência, também, é
verificada a arquitetura do filtro Butterworth passa-alta, através da instância FDDTA, de-
monstrando sua possível viabilidade, implementação e limitações. A fim de demonstrar a
funcionalidade da metodologia para o filtro Butterworth passa-baixa, é implementado um
filtro de quinta ordem, em que tal topologia consiste em um estágio de entrada diferencial
OTA baseado no inversor e cinco instâncias FDDTAs em conexão cascata, evidenciando
que a topologia apresenta as características da teoria de filtro Butterworth passa-baixa. O
protótipo, implementado em um processo CMOS de 130nm, opera na região de inversão
fraca, sob tensão de alimentação de 0,25V e consome 603nW. Além disso, o filtro apresenta
uma faixa dinâmica (DR) de 57dB em uma largura de banda de 100Hz e uma distorção
harmônica total (THD) máxima de 54dB, cumprindo, portanto, especificações adequadas
para aplicações de baixa frequência.

Palavras-chaves: Metodologia de filtro Butterworth passa-baixa e passa-alta; inversão
fraca; filtragem analógica; amplificador de transcondutância diferencial de diferenças de
saída diferencial; circuitos e aplicações de ultrabaixa tensão e ultrabaixa potência.



Abstract
This work presents a design methodology for the Butterworth low-pass filter of any order,
based on the differential-difference transconductance amplifier building blocks. Moreover,
a similar design methodology for the high-pass Butterworth filter, using FDDTA, is also
investigated. At first, the proposed methodology, the low-pass and high-pass Butterworth
filter theories are presented, including state-of-the-art implementations and possible lim-
itations of Butterworth filters. Then, the FDDTA is stated and its operation is evalu-
ated, and a practical implementation using two fully differential inverter-based opera-
tional transconductance amplifiers (OTAs) is also investigated. This particular FDDTA
implementation relies on two main features: the intrinsically matched transistors that
assure similar transconductances and output conductances for both inverter-based OTA
instances; and the inverter-based approach without internal nodes that reduces circuit
complexity and power consumption since it requires no supplementary external calibration
circuit such as tail current or bias voltage sources. Next, the Butterworth low-pass method-
ology, using FDDTAs, is demonstrated, showing that the proposed topology presents the
expected transfer function according to the Butterworth low-pass filter theory. Follow-
ing, the high-pass Butterworth filter architecture based on the FDDTA instance is also
verified, demonstrating its possible feasibility, implementation, and limitations. Finally,
intended to demonstrate the methodology functionality for the low-pass Butterworth, a
fifth-order filter is implemented, which consists of one inverter-based OTA input stage and
five FDDTAs in a cascade connection, showing that it presents the expected fifth-order
transfer function according to the Butterworth theory. The prototype, implemented in
a 130nm CMOS process, operates in weak inversion supplied with 0.25V and consumes
603nW. Furthermore, the filter features a DR of 57dB in a 100Hz bandwidth and a max-
imum THD of 54dB, therefore, accomplishing specifications that suit for low-frequency
applications.

Key-words: Low-pass and high-pass Butterworth filters methodology; weak inversion;
analog filtering; fully differential difference transconductance amplifier; ultra-low-voltage
and ultra-low-power circuits and applications.
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1 Introdução

1.1 Considerações gerais
Atualmente, as implementações práticas de filtro Butterworth passa-baixa têm

como alvo as interfaces frontais analógicas (AFEs) para aplicações biomédicas vestíveis,
conforme ilustrado na Figura 1, como monitores de eletrocardiograma (ECG), em que
tais implementações são usadas como filtros anti-aliasing, em baixas frequências, cujo
intervalo de operação é inferior à 100Hz [1, 2, 3]. Nas medições da frequência cardíaca,
por exemplo, o baixo sinal elétrico do coração (amplitude inferior a alguns milivolts) deve
primeiro ser amplificado e filtrado para posterior processamento [4]. Espera-se que um
menor consumo de energia e que equipamentos de tamanhos reduzidos sejam obtidos
usando um circuito integrado de aplicação específica (ASICs).

Alguns AFEs modernos são dispositivos móveis que se comunicam sem fio com
um smartphone ou serviços de nuvem e, portanto, exigem soluções de circuito de baixa
potência [5, 6, 7, 8]. Construídos a partir de componentes discretos, os AFEs podem
ser integrados em um sistema-em-um-chip (SoC), como um microssistema implantável
[9, 10, 11] ou um sistema de detecção de biossinal [12, 13, 14]; totalmente monolíticos.
Além disso, o avanço dos processos modernos do transistor metal-óxido-semicondutor
complementar (CMOS) exige, continuamente, reduções no consumo de energia e na tensão
de alimentação. Em alguns casos, essas reduções fornecem dispositivos menores, como
chips implantáveis, telefones celulares leves, sensores eletrônicos utilizando tecnologia de
internet das coisas (IoT), dispositivos médicos portáteis, entre outros. Isso possibilita
maior autonomia da bateria.

Com relação às soluções de SoC, a principal estratégia para economizar energia de-

Figura 1 – Front-end analógico de um ECG, composto por um amplificador de baixo ruído
(LNA), um filtro passa-baixa e um conversor analógico-digital (ADC).

Fonte: o autor.



Capítulo 1. Introdução 19

pende da redução do número de elementos ativos nas implementações do filtro 𝐺𝑚-C But-
terworth (estruturas formadas por elementos de transcondutância e por capacitâncias).
Em geral, o elemento transcondutor convencional, baseado no amplificador operacional
de transcondutância (OTA), vem sendo substituído pelo amplificador de transcondutân-
cia diferencial de diferenças de saída diferencial (FDDTA) [15, 16, 17]. Além disso, os
circuitos discutidos em [16] e [17], representados nas Figuras 2 e 3, respectivamente, ba-
seados em FDDTAs, operam em inversão fraca para reduzir o consumo de energia, mas
eles exigem um processo CMOS de poço triplo e circuitos controladores para estabilizar
e ajustar a transcondutância do sistema. Já, a Figura 4, retirada de [15], apresenta um
filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem com uma estrutura que o autor denomina
OTA modificado com múltiplas saídas e entrada diferencial (MODI-OTA), reduzindo a
quantidade de células 𝐺𝑚 para tal implementação.

O FDDTA é um dispositivo de seis terminais que compreende dois pares de portas
de entrada de tensão diferencial que as converte em um estágio de sinal de saída de corrente
diferencial [18]. Como se destinam a construir filtros 𝐺𝑚-C, os principais pré-requisitos
para tal implementação são alta linearidade, baixa transcondutância e alta impedância
de saída. Neste cenário, algumas implementações de FDDTAs, usando transistores unifor-
memente dopados, operando em inversão forte, foram relatadas em [18], enquanto, uma
implementação com transistor de gate flutuante (FG), operando com uma tensão de ali-
mentação reduzida, foi reportada em [19] e uma implementação com transistor de gate
quasi-flutuante (QFG) foi retratada em [20].

Embora melhorias significativas sejam notadas nas arquiteturas FDDTAs ao longo
dos anos [15, 16, 17, 18, 19, 20], elas ainda precisam de circuitos controladores para esta-
bilizar ou ajustar a transcondutância e, portanto, consomem mais energia. Não obstante,
muitos trabalhos desenvolvidos, [16] e [17], por exemplo, apresentam filtros Butterwoth
baseados em circuitos com terminais conectados ao modo comum ou mesmo interconecta-
dos em curto-circuito. Isso se traduz em maior consumo de potência, demonstrando que
tais células construtivas ainda podem ser melhoradas.

Em vista dos projetos desenvolvidos no estado da arte sobre filtros Butterworth
passa-baixa, é possível propor uma metodologia de projeto de filtros Butterworth passa-
baixa de ordem 𝑚, que dependa de uma implementação particular do FDDTA. Será
demonstrado que a metodologia de projeto, aqui proposta, não requer ajustes externos
e a implementação do FDDTA utiliza dois transcondutores com descasamento contro-
lado, sem circuito externo para controle de modo comum ou ajuste. Portanto, o uso da
metodologia de projeto proposta proporciona economia de energia. Além disso, esta tese
também analisará uma possível metodologia de projeto de filtros Butterworth passa-alta,
utilizando FDDTAs. No entanto, no que tange o estudo de filtros de sinal, é importante
desassociar filtros para aplicações de altas frequências, aplicadas em comunicações por
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Figura 2 – Filtro Butterworth de terceira ordem baseado em FDDTAs.
Fonte: retirada de [16].

Figura 3 – Filtro Butterworth de 12a ordem baseado em FDDTAs.
Fonte: retirada de [17].
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Figura 4 – Filtro Butterworth de quinta ordem baseado em MODI-OTA.
Fonte: retirada de [15].

satélite e rádio frequência nas bandas muito alta (VHF) e ultra alta (UHF), por exemplo,
dos filtros para aplicações de baixas frequências (instrumentação e áudio), pois é impossí-
vel uma unificação das características do filtro para todas as aplicações [21]. Enfim, com
base nas considerações supracitadas, o escopo desta tese será o estudo de uma metodologia
de projeto para filtros Butterworth passa-baixa e passa-alta utilizando o bloco FDDTA.

Por fim, deve-se salientar que no projeto de filtros analógicos utilizando elementos
ativos, conhecidos como filtros 𝐺𝑚-C, as células de transcondutâncias (𝐺𝑚) devem ser
idênticas a fim de evitar variações no desempenho dinâmico do filtro, como, por exem-
plo, alteração da frequência de corte do circuito, devido a variações dos transistores da
estrutura. No entanto, é impossível, fisicamente, construir dois ou mais elementos idênti-
cos, providos de mesmas características geométricas, possuindo nenhuma variação físico-
química. Para tornar as células 𝐺𝑚 as mais parecidas possíveis, são utilizadas técnicas de
casamento ou matching, em nível de layout, para que a variação estatística de parâme-
tros intrínsecos ao circuito elétrico do filtro seja a menor possível ou dentro de uma faixa
tolerável que não afetará o desempenho da topologia exorbitantemente. As vantagens de
utilizar elementos ativos na construção de filtros são as mais diversas, como, por exem-
plo, um pequeno consumo de área dentro de um chip, um alto fator de qualidade, uma
ampla largura de banda e uma operação em baixa tensão [22], além de sua capacidade
de ajuste, porém, estas características apenas ocorrerão mediante casamento das estrutu-
ras. Esta tese apresentará o uso de transistores em arranjo matricial para o controle de
descasamento das estruturas físicas que compõem o circuito do filtro.

1.2 Justificativa
Entre as possíveis aplicações de filtros 𝐺𝑚-C Butterworth passa-baixa está a de-

tecção de sinais bioelétricos em microssistemas biomédicos, em que os sinais geralmente
variam de 1𝜇V a 100mV e cuja faixa de frequência é inferior a 100Hz [23]. Nesse contexto,
o uso do transistor MOS, operando na região de inversão fraca, permite baixos valores
para a frequência de corte, sem a necessidade de capacitores nas unidades de micro ou
mili farad, pois consomem áreas consideráveis dentro de um chip [24]. No entanto, tais
filtros 𝐺𝑚-C apresentam linearidade limitada [25]. Algumas abordagens para se melhorar
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a linearidade do bloco OTA foram detalhadas em [26, 27, 28, 29], porque tais blocos são
estruturas básicas na construção de filtros. Percebe-se, que melhorando a linearidade do
OTA, o desempenho do filtro é influenciado. Ademais, pouca atenção é dedicada em nível
arquitetural do bloco filtro para se reduzir o ruído ou o consumo de energia atualmente
[2, 25].

A redução da tensão da fonte de alimentação é outra característica em projetos de
filtros que pode ajudar a diminuir o consumo de energia, no entanto, essa diminuição de-
grada a faixa dinâmica (DR) do sinal em blocos analógicos. Para minimizar a degradação
do DR, uma opção é empregar blocos eletrônicos capazes de manipular sinais diferenciais.
O processamento de sinal totalmente diferencial permite uma maior faixa dinâmica e uma
maior rejeição da fonte de alimentação em comparação com a contraparte de extremidade
única (single-ended) [30]. Além disso, sinais e ruídos indesejáveis, no modo comum, são
cancelados por arquiteturas diferenciais, melhorando a distorção harmônica total (THD)
do circuito [31].

Desta forma, almeja-se, neste trabalho, uma metodologia de projeto de filtro But-
terworth passa-baixa de ultrabaixa tensão (250mV) e de ultrabaixa potência (∼600nW),
em arquitetura completamente diferencial, baseada em FDDTAs; buscando alto desempe-
nho (THD = 54dB), com baixo ruído (4,7𝜇Vrms em 100Hz) e alta linearidade (DR= 57dB),
superando os desafios impostos pelas tecnologias CMOS em escala nanométrica. Além de
fazer um estudo de uma metodologia similar aplicada ao filtro Butterworth passa-alta.

1.3 Objetivo
O objetivo deste trabalho é apresentar uma metodologia de projeto de filtro passa-

baixa Butterworth de qualquer ordem, baseada no bloco de construção amplificador de
transcondutância diferencial de diferenças de saída diferencial. Pretende-se implementá-la
em ultrabaixa tensão (250mV) e ultrabaixa potência (∼600nW), buscando alto desempe-
nho (THD = 54dB), com baixo ruído (4,7𝜇Vrms em 100Hz) e alta linearidade (DR=57dB).
Além do mais, fazer um estudo de uma metodologia similar aplicada ao filtro Butterworth
passa-alta.

Para atingir tais objetivos, as seguintes etapas precisarão ser alcançadas:

a) obter a revisão teórica de filtros Butterworth passa-baixa e passa-alta;

b) verificar as implementações disponíveis no estado da arte sobre filtros Butterworth;

c) obter a revisão teórica de blocos básicos para a construção de filtros Butterworth
𝐺𝑚-C;



Capítulo 1. Introdução 23

d) propor uma metodologia de projeto de filtro Butterworth através da topologia
FDDTA;

e) realizar a modelagem matemática da proposta;

f) simular, fabricar no processo GF 130-nm CMOS e validar a metodologia através de
um exemplo específico.

1.4 Estrutura do trabalho
Este trabalho divide-se em seis capítulos, sendo um de introdução, um de conclu-

são e os demais de desenvolvimento. No Capítulo 2, são apresentadas a metodologia a
ser seguida e as teorias de filtro Butterworth passa-baixa e passa-alta, incluindo as im-
plementações do estado da arte de filtros Butterworth e possíveis limitações. O Capítulo
3 mostra o conceito do FDDTA, evidenciando sua operação, modelagem e característi-
cas principais. Além disso, ele apresenta a metodologia de projeto de filtros Butterworth,
através de um exemplo específico e, na sequência, generaliza a metodologia de projeto
para qualquer ordem de filtro. O Capítulo 4 expõe os circuitos elétricos a serem utilizados
no desenvolvimento da metodologia de projeto, assim como, sua operação em ultrabaixa
tensão e ultrabaixa potência, além do projeto de casamento das estruturas do circuito
através do arranjo matricial de transistores. No Capítulo 5, são apresentados as simu-
lações e os ensaios elétricos realizados no filtro exemplo, comparando tais especificações
com outros trabalhos de filtros de baixa potência similares. Por fim, são apresentadas as
conclusões do projeto desenvolvido e os possíveis trabalhos futuros oriundos desta tese.
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2 Revisão teórica

Este capítulo fornece os tópicos preliminares necessários ao desenvolvimento do
trabalho. Assim, a Seção 2.1 aborda as etapas para a realização da metodologia proposta.
Já, a Seção 2.2 elucida o conceito de filtro Butterworth passa-baixa e passa-alta, contex-
tualizando as funções de transferências e os respectivos posicionamentos dos polos e zeros
(quando houver) da função de transferência de ambos. Na sequência, a Seção 2.3 explica a
implementação de filtros Butterworth através da rede ladder-LC composta por indutores
e capacitores, atribuindo exemplos desta teoria específica, abrangendo conceitos e exem-
plos particulares, sendo um ponto muito importante no desenvolvimento da metodologia
proposta nesta tese. Por fim, a Seção 2.4 discorre sobre a teoria do gyrator ideal, sendo
um tema fundamental no desenvolvimento de filtros em circuitos integrados.

2.1 Metodologia de projeto
Na realização de filtros Butterworth passa-baixa e passa-alta, uma série de concei-

tos teóricos e matemáticos são necessários na sua execução. A fim de obter um circuito
elétrico capaz de realizar tais conceitos, a Figura 5, adaptada de [21], apresenta um flu-
xograma a ser utilizado para as fases de projeto de filtros Butterworth.

Figura 5 – Fases do projeto de um filtro.
Fonte: adaptada de [21].

Tendo em vista as especificações do filtro (passa-baixa ou passa-alta, frequência
de corte, ordem, por exemplo), a primeira etapa, designada representação matemática,
consiste em se obter as especificações do filtro através de uma função de transferência.
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A partir de tal função, existem várias formas de sintetizá-la, utilizando componentes
elétricos, que será o resultado do bloco denominado de sintetização. Nesta etapa, é criado
o circuito do filtro para a simulação. Nela, são verificadas as características intrínsecas da
estrutura, demonstrando seu funcionamento, como, por exemplo: a resposta em frequência
do filtro; o desempenho de linearidade (THD e suas frações), com o propósito de evidenciar
o controle de descasamento da estrutura; a influência do ruído no desempenho do filtro,
obtendo a relação sinal ruído e a relação sinal ruído mais distorção; assim como, a faixa
dinâmica do mesmo. Em seguida, é criado o layout da topologia, realizando a verificação
elétrica do circuito e a extração de parâmetros juntamente com as variações de processo,
para confirmar que as especificações do filtro são atendidas mediante figuras de mérito, ou
seja, apresentar a análise de quais pontos do circuito afetam o desempenho da topologia.
Finalmente, na fase de implementação, será obtido o circuito elétrico fabricado, cujo
funcionamento obedece às especificações dadas e comprovadas pelas simulações, por meio
da caracterização elétrica (medidas) do protótipo.

2.2 Teoria de filtro Butterworth passa-baixa e passa-alta
Em teoria de filtros analógicos, as frequências são denominadas altas ou baixas

quando estão acima ou abaixo da frequência angular de corte (𝜔𝑐), respectivamente,
conforme ilustrado na Figura 6 [32]. Um filtro passa-baixa Butterworth é um filtro que
mantém a amplitude do sinal de saída fixo até que um valor crítico de frequência seja
alcançado. Nesta frequência 𝜔𝑐 e para todas as frequências mais altas, a saída é atenuada.
De modo oposto, um filtro passa-alta Butterworth é aquele que permite a passagem das
frequências acima de 𝜔𝑐, atenuando as frequências abaixo da frequência de corte.

Figura 6 – Resposta em frequência normalizada dos filtros Butterworth passa-baixa (azul)
e passa-alta (vermelho), 𝜔𝑐 = 1 [rad/s].

Fonte: adaptada de [32].

O fator de atenuação sofrido pelas frequências fora da banda passante do filtro
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é proporcional à ordem 𝑚 do filtro, de modo que é representado por ±20𝑚dB/dec,
sendo conhecido como taxa de roll-off (−20𝑚dB/dec) no passa-baixa e taxa de roll-on
(+20𝑚dB/dec) no filtro passa-alta [32].

2.2.1 Filtro Butterworth passa-baixa

De acordo com [32], um filtro analógico passa-baixa Butterworth de ordem 𝑚

apresenta a seguinte função de transferência 𝑇𝐿(𝑠):

𝑇𝐿(𝑠) = 𝑇0

𝐵𝑚

(︂
𝑠

𝜔𝑐

)︂ , (2.1)

em que 𝜔𝑐 é a frequência de corte, em rad/s, 𝑇0 é o ganho DC e 𝐵𝑚(𝑠) designa o polinô-
mio de Butterworth de ordem 𝑚. O polinômio é normalizado estabelecendo-se 𝜔𝑐 = 1,
portanto, apresentando as formas a seguir [32]:

𝐵𝑚(𝑠) = (𝑠 + 1)
(𝑚−1)/2∏︁

𝑥=1

[︂
𝑠2 − 2𝑠 cos

(︂2𝑥 + 𝑚 − 1
2𝑚

𝜋
)︂

+ 1
]︂

, 𝑚 = ímpar ; (2.2)

e

𝐵𝑚(𝑠) =
𝑚/2∏︁
𝑥=1

[︂
𝑠2 − 2𝑠 cos

(︂2𝑥 + 𝑚 − 1
2𝑚

𝜋
)︂

+ 1
]︂

, 𝑚 = par . (2.3)

De modo que (2.2) e (2.3) representam os polos da função de transferência do filtro
apresentada em (2.1). Exemplificando, para o polinômio de Butterworth de quinta ordem
normalizado (ímpar), a expressão é dada da seguinte forma, de acordo com (2.2):

𝐵5(𝑠) = (𝑠 + 1)(𝑠2 + 0, 6180𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 6180𝑠 + 1) , (2.4)

evidenciando que um dos polos está posicionado em 0∘ e os outros quatro estão separados
por múltiplos de 36∘ [32]. Além disso, a Figura 7a mostra a localização dos polos para
(2.4), de modo que cada polo encontra-se posicionado ao longo de um semicírculo no
semiplano esquerdo do plano 𝑠 e estão espaçados por distâncias angulares iguais.

Analogamente, para o polinômio de Butterworth de sexta ordem normalizado
(par), a expressão é dada da seguinte forma, de acordo com (2.3):

𝐵6(𝑠) = (𝑠2 + 0, 5176𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 4142𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 9319𝑠 + 1) , (2.5)
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(a) Posição dos polos da função de transferência
do filtro Butterworth passa-baixa de quinta
ordem normalizado.

(b) Posição dos polos da função de transferência
do filtro Butterworth passa-baixa de sexta
ordem normalizado.

Figura 7 – Posição normalizada dos polos do filtro Butterworth passa-baixa: (a) quinta
ordem e (b) sexta ordem.

Fonte: o autor.

revelando que todos os polos estão posicionados simetricamente e separados por múltiplos
de 30∘ [32]. Além do mais, a Figura 7b mostra a localização dos polos para (2.5), em que
cada polo encontra-se posicionado ao longo de um semicírculo no semiplano esquerdo do
plano 𝑠 e estão espaçados por distâncias angulares iguais.

A partir das Equações (2.4) e (2.5), é possível desenvolver os coeficientes do polinô-
mio de Butterworth normalizado para qualquer ordem de filtro Butterworth passa-baixa,
conforme representado na Tabela 1. Nela, estão representados os polinômios até a ordem
dez. Ainda, é possível notar que, quando o polinômio é de grau ímpar, um dos polos é
real e os outros são complexos conjugados e, quando o polinômio é de grau par, todos os
polos são complexos conjugados.

Tabela 1 – Polinômios de Butterworth normalizados.

m Polinômio de Butterworth normalizado 𝐵𝑚(𝑠)
1 (𝑠 + 1)
2 (𝑠2 + 1, 4142𝑠 + 1)
3 (𝑠 + 1)(𝑠2 + 𝑠 + 1)
4 (𝑠2 + 0, 7654𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 8478𝑠 + 1)
5 (𝑠 + 1)(𝑠2 + 0, 6180𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 6180𝑠 + 1)
6 (𝑠2 + 0, 5176𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 4142𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 9319𝑠 + 1)
7 (𝑠 + 1)(𝑠2 + 0, 4450𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 2470𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 8019𝑠 + 1)
8 (𝑠2 + 0, 3902𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 1111𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 6629𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 9616𝑠 + 1)
9 (𝑠 + 1)(𝑠2 + 0, 3473𝑠 + 1)(𝑠2 + 𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 5321𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 879𝑠 + 1)
10 (𝑠2 + 0, 3129𝑠 + 1)(𝑠2 + 0, 9080𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 4142𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 7820𝑠 + 1)(𝑠2 + 1, 9754𝑠 + 1)

Fonte: retirada de [32].
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2.2.2 Filtro Butterworth passa-alta

De acordo com [32], um filtro analógico passa-alta Butterworth de ordem 𝑚 pode
ser obtido por uma transformação de reciprocidade em frequência através da análise do
filtro Butterworth passa-baixa. Uma vez que todos os polos estão posicionados em um
círculo unitário, conforme retratado na Figura 7, a transformação de reciprocidade não
modifica a posicão dos polos do filtro Butterworth passa-alta, nem os fatores 𝑄, nem 𝜔𝑐 se
alteram em relação ao filtro passa-baixa [32]. A resposta de um filtro Butterworth passa
alta é geral: os polos para uma resposta Butterworth passa-baixa tornam-se os polos para
a resposta Butterworth passa-alta e, além disso, há a adição de 𝑚 zeros na origem [32].
Assim, a função de transferência do filtro Butterworth passa-alta, 𝑇𝐻(𝑠), será dada por:

𝑇𝐻(𝑠) = 𝑇0
𝑠𝑚

𝐵𝑚

(︂
𝑠

𝜔𝑐

)︂ . (2.6)

A equação acima apresenta o mesmo formato da Equação (2.1) com a adição de 𝑚 zeros
na origem do plano 𝑠, representado pelo numerador da função (𝑠𝑚). Os coeficientes do
polinômio 𝐵𝑚(𝑠) para o passa-alta continuam os mesmos do passa-baixa e são forneci-
dos pela Tabela 1 [32]. A Figura 8a ilustra o posicionamento de polos e zeros do filtro
Butterworth passa-alta de quinta ordem: os polos do passa-alta permanecem fixos na
mesma posição que os polos do passa-baixa de quinta ordem, ao longo de um semicírculo
no semiplano esquerdo e estão espaçados a distâncias angulares iguais e cinco zeros são
introduzidos na origem do sistema. Além disso, a Figura 8b mostra o posicionamento dos

(a) Posição dos polos e zeros da função de trans-
ferência do filtro Butterworth passa-alta de
quinta ordem normalizado.

(b) Posição dos polos e zeros da função de trans-
ferência do filtro Butterworth passa-alta de
sexta ordem normalizado.

Figura 8 – Posição normalizada dos polos e zeros do filtro Butterworth passa-alta: (a)
quinta ordem e (b) sexta ordem.

Fonte: o autor.
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polos e zeros do polinômio de sexta ordem, em que seis zeros são adicionados na origem
do sistema.

2.3 Implementação de filtros Butterworth
Filtros de tempo contínuo de ordem superior podem ser sintetizados usando vá-

rias abordagens: rede ladder-LC, biquads em cascata, circuitos OTAs, amplificadores de
múltiplos terminais, entre outros [2, 16, 17, 18, 32, 33]. A seguir, o tópico rede ladder-LC
será apresentado com mais detalhes, uma vez que será um dos temas utilizado na etapa
de sintetização da metodologia de projeto proposta.

2.3.1 Rede ladder

A topologia ladder é definida como uma estrutura planar, constituída por uma
sequência de ramos série-paralelo ou paralelo-série como ilustrado na Figura 9a e sua
estrutura totalmente diferencial é retratada na Figura 9b, de formas genéricas. A rede
ladder-LC recebe este nome por ser constituída por indutores e capacitores nas ramifica-
ções [32].

(a) Circuito típico de uma rede ladder-LC de saída single-ended.
Fonte: retirada de [32].

(b) Circuito típico de uma rede ladder-LC de saída diferencial.
Fonte: o autor.

Figura 9 – Rede ladder-LC genérica: (a) single-ended e (b) diferencial.

A rede ladder descrita na Figura 9a é conhecida como circuito de acoplamento
sem perdas (lossless coupling circuit) e sua função de transferência é, genericamente,
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(a) Exemplo de rede ladder de segunda ordem
sem perdas.

(b) Exemplo de rede ladder de quarta ordem
sem perdas.

Figura 10 – Rede ladder de segunda e quarta ordens respectivamente.
Fonte: retirada de [32].

representada por [32]:

𝑉2(𝑠)
𝑉1(𝑠) = 1

𝑄(𝑠) , (2.7)

em que 𝑄(𝑠) é um polinômio par de grau 𝑟, sendo 𝑟, o número total de indutores mais
capacitores da rede. Esta função é conhecida como função multipolar, uma vez que todos
os zeros estão no infinito [32]. Em altas frequências, a função tem taxa de roll-off de
-20𝑚dB/dec [32]. Como o valor da frequência zero é 1 e a taxa de roll-off é negativa, a
função de transferência representa um filtro passa-baixa [32].

Exemplificando, seja os circuitos mostrados pela Figura 10 que representam duas
redes ladder sem perdas. O circuito da Figura 10a tem função de transferência descrita
por:

𝑇 (𝑠) = 𝑉2

𝑉1
= 1

𝑠2 + 1 , (2.8)

Similarmente, para o circuito representado pela Figura 10b, a função de transfe-
rência é caracterizada por:

𝑇 (𝑠) = 𝑉2

𝑉1
= 1

𝑠4 + 3𝑠2 + 1 . (2.9)

Ambas são funções multipolares e o grau do polinômio do denominador é igual
ao número de elementos no circuito [32] e o polinômio é constituído por termos exclusi-
vamente pares. Se houver, por exemplo, um resistor no lado da entrada da rede, repre-
sentando a resistência da fonte, como mostrado na Figura 11, a arquitetura é conhecida
como estrutura duplamente terminada (doubly terminated structure) [32]. O resistor de
entrada é designado por 𝑅1 e o resistor de carga por 𝑅2. A fim de diferenciar a tensão na
entrada do circuito lossless daquela representada pela fonte, uma, é designada por 𝑉1 e,
a outra, por 𝑉𝑠 [32].
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Figura 11 – Circuito típico de uma rede ladder.
Fonte: retirada de [32].

Para a Figura 11, considerando-se 𝑅1 = 𝑅2 = 1Ω, a função de transferência é
retratada por:

𝑉2

𝑉𝑠

= 𝑇 = 1
𝑠2 + 2𝑠 + 2 . (2.10)

Comparando a Equação (2.10) com a Equação (2.8), percebe-se que a adição de
dois resistores ao circuito não aumenta o grau do polinômio do denominador. No entanto,
o polinômio não é mais puramente par, mas possui, além dos termos pares, os termos
ímpares também.

De modo geral, um polinômio contendo termos pares e ímpares, no domínio da
frequência, proporciona um maior grau de liberdade para o ajuste e posicionamento de
polos e zeros de uma função de transferência.

2.3.2 Butterworth passa-baixa: rede ladder

O circuito descrito na Figura 12 representa um filtro Butterworth passa-baixa
[32]. Ele é constituído pela fonte de tensão de entrada (𝑉𝑆), com resistência de entrada
(𝑅1), uma rede 𝑙𝑎𝑑𝑑𝑒𝑟 e um resistor como carga (𝑅2). A estrutura 𝑙𝑎𝑑𝑑𝑒𝑟 é composta
por indutores e capacitores em que cada ramificação contém apenas um elemento. É
organizada de modo que todos os elementos da série sejam indutores e todos os elementos
de derivação sejam capacitores para o filtro Butterworth [32].

Ainda, segundo [32], a função de transferência geral para este circuito é represen-
tada a seguir:

𝑇 (𝑠) = 𝑉2(𝑠)
𝑉𝑆(𝑠) = 𝐾

𝑏𝑛𝑠𝑛 + 𝑏𝑛−1𝑠𝑛−1 + ... + 𝑏1𝑠 + 𝑏0
= 𝐾

𝑄(𝑠) . (2.11)

De modo que:

𝑉2

𝑉𝑆

(0) = 𝑅2

𝑅1 + 𝑅2
= 𝐾

𝑏0
. (2.12)
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(a) Filtro Butterworth passa-baixa genérico.

(b) Filtro Butterworth genérico, rede duplamente terminada.

Figura 12 – Filtro Butterworth genérico representado pela estrutura duplamente termi-
nada, composta por uma rede ladder-LC e as resistências de fonte de entrada
(𝑅1) e de carga (𝑅2).

Fonte: retirada de [32].

A partir de toda a análise anterior, dados os valores de 𝑅1 e 𝑅2 e uma função de
transferência 𝑇 (𝑠) conhecida, é possível encontrar os valores dos elementos da rede ladder
sem perdas [32].

Darlington [34] demonstrou a determinação do circuito lossless com o conheci-
mento do resistor 𝑅2 através de uma impedância de entrada 𝑍11 específica [32]. Aqui, 𝑍11

é a impedância dada pela rede lossless e o resistor 𝑅2. Ele demonstrou que é possível
obter dois circuitos diferentes que implementam a mesma resposta em frequência de um
filtro Butterworth passa-baixa. Esses circuitos estão representados na Figura 13 para as
ordens um, dois e três, respectivamente, e considerando 𝑅1 = 𝑅2 = 1Ω. Nos circuitos das
Figuras 13a, 13c e 13e, após a resistência 𝑅1, a rede lossless começa com elemento indu-
tivo em série e a ramificação contém elementos capacitivos. Por outro lado, nas Figuras
13b, 13d e 13f, após a resistência 𝑅1, a rede lossless começa com elemento capacitivo em
paralelo (ramificação) e os elementos em série são indutivos. A Tabela 2 resume os valores
dos capacitores e indutores para a criação da rede lossless-LC para implementação do
filtro Butterworth passa-baixa normalizado até a décima ordem nas duas configurações
de circuito. Na criação do primeiro circuito (parte superior da tabela), os valores dos ca-
pacitores e indutores são analisados via primeira linha da tabela; para o segundo circuito
(parte inferior da tabela), via última linha.



Capítulo 2. Revisão teórica 33

(a) Filtro Butterworth passa-baixa de primeira
ordem, circuito 01.

(b) Filtro Butterworth passa-baixa de primeira
ordem, circuito 02.

(c) Filtro Butterworth passa-baixa de segunda
ordem, circuito 01.

(d) Filtro Butterworth passa-baixa de segunda
ordem, circuito 02.

(e) Filtro Butterworth passa-baixa de terceira
ordem, circuito 01.

(f) Filtro Butterworth de terceira ordem, cir-
cuito 02.

Figura 13 – Dois circuitos possíveis para a realização do filtro Butterworth passa-baixa
para a ordem desejada.

Fonte: retirada de [32].
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Tabela 2 – Polinômios de Butterworth normalizados.

m 𝐶1 𝐿2 𝐶3 𝐿4 𝐶5 𝐿6 𝐶7 𝐿8 𝐶9 𝐿10

2 1,414 1,414
3 1,000 2,000 1,000
4 0,7654 1,848 1,848 0,7654
5 0,6180 1,618 2,000 1,618 0,6180
6 0,5176 1,414 1,932 1,932 1,414 0,5176
7 0,4450 1,247 1,802 2,000 1,802 1,247 0,4450
8 0,3902 1,111 1,663 1,962 1,663 1,663 1,111 0,3902
9 0,3473 1,000 1,532 1,879 1,879 1,879 1,532 1,000 0,3473
10 0,3129 0,9080 1,414 1,782 1,975 1,975 1,782 1,414 0,9080 0,3129
m 𝐿1 𝐶2 𝐿3 𝐶4 𝐿5 𝐶6 𝐿7 𝐶8 𝐿9 𝐶10

Fonte: retirada de [32].
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2.3.3 Butterworth passa-alta: rede ladder

A rede ladder-LC equivalente para o filtro passa-alta é obtida através de transfor-
mação em frequência do filtro passa-baixa [32]. A Figura 14 ilustra um filtro Butterworth
passa-alta de quarta ordem. Foster demonstrou, através do Teorema da Reatância [35],
que qualquer rede composta de um número finito de auto-indutâncias, indutâncias mútuas
e capacitâncias pode ser construída fisicamente combinando, em série, circuitos ressonan-
tes com impedâncias da forma [𝑗𝜔𝐿 + (𝑗𝜔𝐶)−1], ou combinando, em paralelo, circuitos
antirressonantes com impedâncias da forma [𝑗𝜔𝐶 + (𝑗𝜔𝐿)−1]−1 [35]. Através deste teo-
rema, para converter uma rede passa-baixa em uma rede passa-alta, todos indutores da
rede passa-baixa são substituídos por capacitores e todos capacitores da passa-baixa são
alterados para indutores, de acordo com [32]:

𝐶𝐻𝑃 = 1
𝐿𝑝𝜔𝑐

, (2.13)

e

𝐿𝐻𝑃 = 1
𝐶𝑝𝜔𝑐

, (2.14)

em que 𝐶𝐻𝑃 e 𝐿𝐻𝑃 são os valores equivalentes para o modelo ladder-LC correspondente
passa-alta, obtidos pelos valores 𝐶𝑝 e 𝐿𝑝 dos protótipos do passa-baixa [32]. Os valores
dos capacitores e indutores dos protótipos são os mesmos da Tabela 2. Aqui, o índice
𝑝 = 1, 2, 3...𝑚, sendo 𝑚 a ordem do filtro.

Figura 14 – Filtro Butterworth passa-alta de quarta ordem, rede duplamente terminada
de saída single-ended.

Fonte: retirada de [32].

2.4 Filtros Butterworth e circuitos integrados
Nas seções anteriores, foram demonstradas implementações de filtros Butterworth

utilizando redes de impedância LC. No entanto, um alto preço é pago quando se usa
indutores adaptados para realizações em circuitos integrados, por serem difíceis e depen-
dentes de técnicas específicas para serem implementados [32]. Dependendo da estrutura
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do indutor, várias camadas de elementos químicos são necessárias para se evitar ou dimi-
nuir correntes parasitas ou efeitos eletromagnéticos indesejados nos circuitos adjacentes
(TSMC R○ Design Rules). A seguir, serão mostrados métodos que permitem substituir
indutores físicos no projeto de filtros em ultrabaixa potência.

2.4.1 O Gyrator ideal

Em 1948, Tellegen [36] propôs o gyrator ideal como um novo elemento da teoria
de redes de 2𝑛-polos, além dos quatro elementos já existentes até aquela época (resistor,
indutor, capacitor e transformador). No desenvolvimento de Tellegen, esse novo elemento
teria de violar a relação de reciprocidade de redes ordinárias, relação esta verificada no
sistema de equações que regem um quadripolo [36]. Assim, o gyrator não armazena e nem
dissipa energia, mantendo a propriedade de que energia não pode ser criada ou destruída
em elementos de redes 2𝑛-polos [36]. Valkenburg [32] define seu modelo em termos de
correntes e tensões como mostrado na Figura 15, assim como, seu respectivo símbolo.

Figura 15 – Gyrator : nomenclatura e símbolo.
Fonte: retirada de [32].

Em que:

𝑣1 = 𝐾𝑖2 , (2.15)

𝑣2 = −𝐾𝑖1. (2.16)

Aqui, 𝐾 é uma constante real também chamada de resistência de rotação (gyration resis-
tance). Suponha que se acrescente à saída do gyrator um capacitor, conforme mostrado
na Figura 16. Isso coloca uma restrição entre a tensão 𝑣2 e a corrente 𝑖2 de tal maneira
que [32]:

𝑖2 = − 𝑑

𝑑𝑡
𝐶𝑣2 . (2.17)

Substituindo (2.17) em (2.15), obtém-se:

𝑣1 = 𝐾𝑖2 = 𝐾

(︃
− 𝑑

𝑑𝑡
𝐶𝑣2

)︃
. (2.18)
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Figura 16 – Obtendo uma indutância através de capacitor e gyrator.
Fonte: retirada de [32].

Considerando (2.16) e substituindo em (2.18), fornece:

𝑣1 = 𝐾
𝑑

𝑑𝑡
(𝐶𝐾𝑖1) = 𝑑

𝑑𝑡
(𝐾2𝐶𝑖1) = 𝑑

𝑑𝑡
(𝐿𝑒𝑞𝑖1) , (2.19)

ou ainda, em Laplace:

𝑉1(𝑠)
𝐼1(𝑠) = 𝑠𝐿𝑒𝑞 = 𝑠𝐾2𝐶 . (2.20)

Logo, 𝐿𝑒𝑞 = 𝐾2𝐶 é o valor da indutância equivalente. Assim, percebe-se que, por meio
de um gyrator, um capacitor se torna equivalente a um indutor [32].

O desenvolvimento anterior revela uma conclusão muito importante: a possibili-
dade de implementar indutâncias a partir de outros componentes de rede. Tellegen [36]
demonstra como construir um gyrator usando uma culatra de material magnético com dois
eletrodos planos espaçados. Riordan [37] obteve sucesso concebendo um gyrator usando
circuito de amplificadores em 1967. No próximo capítulo, será apresentado como o pro-
blema de implementar indutores é superado utilizando amplificadores operacionais de
transcondutância e como se implementa filtros sem a presença de indutores em circuitos
integrados.

As vantagens dos indutores ativos são as mais diversas, como, por exemplo, um
pequeno consumo de área dentro de um chip, um alto fator de qualidade, uma ampla
largura de banda e uma operação em baixa tensão [22]. A vantagem mais vital do indutor
ativo sobre a contraparte passiva é sua capacidade de ajuste. No entanto, o indutor ativo
tem certas desvantagens como, consumo de energia, ruído, linearidade pobre - todos esses
fatores são inerentes ao circuito do indutor ativo [38].
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2.5 Conclusão do capítulo
Este capítulo abordou a metodologia a ser desenvolvida no projeto de filtros But-

terworth, além das teorias de filtro Butterworth passa-baixa e passa-alta, trazendo as
funções de transferências para cada modelo. Assim, uma vez conhecida a FT do filtro,
almeja-se implementar um circuito elétrico capaz de sintetizar esta função. No decorrer
do capítulo, a sintetização é demonstrada através da teoria de rede ladder-LC. Partindo
de tais redes, compostas de capacitâncias e indutâncias, é possível implementar o filtro
Butterworth passa-baixa, utilizando dois modelos específicos. Com a ajuda do Teorema
da Impedância de Foster, é possível encontrar o circuito equivalente do filtro Butterworth
passa-alta através do conhecimento do circuito do filtro passa-baixa. Tendo em vista toda
a teoria desenvolvida, um possível obstáculo encontrado na implementação de filtros em
circuitos integrados é a construção de indutores em chips. Para sanar este problema, é
revisado o conceito do gyrator que possibilitará a construção de indutâncias sem o uso de
indutores físicos, isso será demonstrado no capítulo subsequente.
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3 O FDDTA e a metodologia de projeto

Este capítulo apresenta a teoria do FDDTA necessária para a construção da me-
todologia de projeto proposta. Assim, a Seção 3.1 faz uma breve contextualização de am-
plificadores de dois terminais de entrada, cujos sinais de entrada são em tensão elétrica:
o amplificador operacional e o amplificador operacional de transcondutância. Depois, a
Seção 3.2 mostra a operação dos amplificadores operacionais de quatro terminais de en-
trada: o amplificador diferencial de diferenças (DDA) e o FDDTA, ilustrando a teoria por
trás de tais blocos. Na sequência, a Seção 3.3 mostra a implementação do FDDTA através
de células OTAs, evidenciando uma maneira prática de implementar o referido bloco, esta
seção aborda algumas das contribuições desta tese: a implementação prática do FDDTA
e sua operação em inversão fraca. Em seguida, a Seção 3.4 apresenta a metodologia de
projeto de filtros Butterworth passa-baixa utilizando o bloco FDDTA, evidenciando que
a metodologia é fundamentada na rede duplamente terminada (composta pelas rede lad-
der-LC e resistências) para a ordem 𝑚 desejada do filtro, montando, na sequência, a
rede OTA-C equivalente, e, finalmente, obtendo-se a rede com blocos FDDTAs. Por fim,
a Seção 3.5 verifica a possibilidade de metodologia de projeto para o filtro Butterworth
passa-alta similar à desenvolvida para o passa-baixa. Estas duas últimas seções são o cerne
desta tese e apresentam as principais contribuições deste trabalho no campo teórico.

3.1 Amplificadores de dois terminais de entrada
No tratamento de sinais em tensões elétricas diferenciais de entrada existem duas

topologias de amplificadores: os operacionais e os operacionais de transcondutância [39].
No caso do amplificador operacional, o sinal de saída do bloco, em tensão elétrica, é
proporcional à diferença de duas entradas em tensão, ou seja [40]:

𝑉𝑜 = 𝐴𝑣(𝑉𝑖𝑝 − 𝑉𝑖𝑛) , (3.1)

(a) Simbologia do amplificador ope-
racional em configuração single-
ended.

(b) Simbologia do amplificador ope-
racional de transcondutância em
configuração single-ended.

Figura 17 – Simbologia de amplificadores operacionais.
Fonte: o autor.
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Figura 18 – Simbologia do OTA diferencial.
Fonte: o autor.

em que 𝑉𝑜 é o sinal em tensão elétrica da saída, 𝑉𝑖𝑝 e 𝑉𝑖𝑛 são os sinais de entrada em tensão
do amplificador operacional e, 𝐴𝑣, o ganho em tensão de malha aberta. Já no amplifica-
dor operacional de transcondutância, a saída, em corrente elétrica (𝐼𝑜), é proporcional à
diferença de duas entradas, em tensão elétrica (𝑉𝑖𝑝 e 𝑉𝑖𝑛), de modo que [39]:

𝐼𝑜 = 𝐺𝑚(𝑉𝑖𝑝 − 𝑉𝑖𝑛) , (3.2)

sendo 𝐺𝑚 a transcondutância de pequenos sinais do circuito. A Figura 17 ilustra o símbolo
de tais amplificadores.

O OTA diferencial, ilustrado na Figura 18, é um dispositivo de quatro terminais,
composto por um par de entradas de tensão diferencial (𝑉𝑖𝑝−𝑉𝑖𝑛), em que 𝑉𝑖𝑝 é a tensão na
entrada não-inversora e 𝑉𝑖𝑛 é a tensão na entrada inversora. Além de um estágio de saída
diferencial em corrente (𝐼𝑜𝑝 − 𝐼𝑜𝑛). Operando na faixa linear, a saída do OTA diferencial
é proporcional à [18]:

𝐼𝑜𝑑 = 𝐼𝑜𝑝 − 𝐼𝑜𝑛 = 𝐺𝑚 (𝑉𝑖𝑝 − 𝑉𝑖𝑛) . (3.3)

Na Figura 19 estão representadas duas aplicações utilizando o OTA diferencial.
Nestas configurações, desprezando-se as capacitâncias parasitas, é possível emular resis-
tências em série e em paralelo, sendo estas topologias importantes na criação das redes
ladders discutidas no capítulo anterior.

A Figura 20a, retirada de [41], mostra a implementação de um indutor flutuante
utilizando a técnica do gyrator. Nela, é ilustrada a implementação de tal indutor utili-
zando duas células de transcondutância 𝐺𝑚 idênticas e um capacitor 𝐶. Levando-se em
consideração dois OTAs ideais, obtém-se a função de transferência a seguir:

𝑉 (𝑠)
𝐼(𝑠) = 𝑠𝐿 = 𝑠

𝐶

𝐺2
𝑚

, (3.4)

evidenciando o comportamento de um indutor, cuja indutância é dada por 𝐿 = 𝐶/𝐺2
𝑚.

Comparando (3.4) com (2.20), a resistência de rotação (𝐾), característica de um circuito
gyrator, é equivalente à 1/𝐺𝑚. Ainda, é possível implementar um indutor diferencial flu-
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(a) OTA diferencial emulando uma resistência em paralelo.

(b) OTA diferencial emulando resistências em série.

Figura 19 – Exemplo de aplicação do OTA diferencial: (a) resistência em paralelo e (b)
resistências em série, desprezando-se capacitâncias parasitas.

Fonte: o autor.

tuante, conforme a Figura 20b [41], de modo que a função de transferência seja dada
por:

𝑍𝐿(𝑠) = 𝑠𝐿 = 𝑠
𝐶

𝐺2
𝑚

= 𝑉1(𝑠) − 𝑉2(𝑠)
𝐼(𝑠) . (3.5)

Como as células 𝐺𝑚 são susceptíveis a inúmeras fontes de ruído e não-linearidades,
a escolha do circuito elétrico do OTA tem papel crucial no desempenho do gyrator quando
emulando um indutor. Por exemplo, se cada célula 𝐺𝑚 é implementada como um par
diferencial com uma carga ativa [42], pelo menos vinte transistores e quatro caminhos de
corrente independentes serão necessários. Além disso, o fator de qualidade não ajustável
(Q) do indutor emulado é limitado pela resistência de saída finita de todos os transistores
MOSFETs [43].

Entre as possíveis aplicações de OTAs estão os filtros 𝐺𝑚-C, destacando-se as apli-
cações biomédicas, cuja faixa de frequência varia abaixo de 100Hz [44]. Tais amplificadores
podem apresentar-se na configuração single-ended ou fully-differential para o tratamento
de sinais elétricos [31, 39]. O foco deste trabalho será o amplificador operacional de trans-
condutância diferencial (OTA diferencial), por este manipular sinais elétricos de tensão
na sua entrada e fornecer sinal elétrico diferencial de corrente na saída, sendo uma das
características dos filtros Butterworth propostos nesta tese. Além desta topologia OTA
proporcionar a implementação de reatâncias indutivas pela técnica do gyrator e permitir
a implementação de um novo dispositivo, o FDDTA, tal arquitetura é uma das novidades
deste trabalho.
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(a) Indutor flutuante implementado por dois OTAs diferenciais pela técnica
do gyrator.

(b) Indutor diferencial flutuante implementado por quatro OTAs diferenciais
pela técnica do gyrator.

Figura 20 – Blocos OTAs emulando indutores implementados pela técnica do gyrator.
Fonte: adaptada de [41].

3.2 Amplificadores de quatro terminais de entrada
Outra classe de amplificadores diferenciais é o amplificador diferencial de dife-

renças, o DDA, ilustrado na Figura 21a. Proposto por Säckinger e Guggenbuhl [45], o
DDA é uma extensão do conceito de amplificador operacional. Diferente da ideia do amp
op, o DDA compara dois pares de sinais diferenciais e sua versão totalmente diferencial,
mostrada na Figura 21b, requer um circuito de controle de modo comum semelhante aos
amplificadores single-ended [39].

Segundo Säckinger e Guggenbuhl, o símbolo do DDA pode sugerir que este circuito
pode ser realizado por uma combinação de três amplificadores operacionais, o que não é
verdade pelas seguintes razões: primeiro, um amplificador operacional não foi projetado
para operar com tensão diferencial elevada na entrada e, portanto, o amplificador de saída

(a) Simbologia do DDA em configura-
ção single-ended.

(b) Simbologia do DDA em configura-
ção fully-differential.

Figura 21 – Simbologia DDA.
Fonte: o autor.
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Figura 22 – O símbolo do FDDTA, composto por dois pares de entrada de tensão dife-
rencial e duas portas de saída em corrente elétrica.

Fonte: o autor.

estaria sobrecarregado. Em segundo lugar, os ganhos dos dois primeiros amplificadores
operacionais devem ser iguais, sendo muito difícil que um amp op comum forneça um
ganho de malha aberta preciso [45].

A disponibilidade de múltiplas entradas torna esse amplificador atraente para mui-
tas aplicações, como, filtros [25], amplificadores [46], circuitos de realimentação de modo
comum [47], entre outros. Embora os circuitos com DDAs já foram estudados no pas-
sado [45, 48, 49], pouca atenção é dedicada atualmente em nível arquitetural. Mincey
[25] apresentou, recentemente, uma aplicação de filtro 𝐺𝑚-C empregando DDA de baixa
potência. Khateb [50] apresenta um DDA em que o circuito combina a ideia de pares
diferenciais acionados pelo terminal bulk do transistor, sem corrente de cauda, utilizado
para aumentar o ganho de tensão do circuito.

O DDA é uma arquitetura que apresenta um sinal de tensão na saída, a contraparte
em corrente é a estrutura em transcondutância, denominada amplificador de transcondu-
tância diferencial de diferenças de saída diferencial, o FDDTA. Suas aplicações são as
mais variadas, desde osciladores em quadratura a filtros passa-baixa de ordens elevadas
[51, 52].

O FDDTA, ilustrado na Figura 22, é um dispositivo de seis terminais que consiste
de dois pares de portas de entrada de tensão diferencial, (𝑉𝑝𝑝 − 𝑉𝑝𝑛) e (𝑉𝑛𝑝 − 𝑉𝑛𝑛), o
dispositivo converte esses sinais de entrada em um estágio de saída de corrente diferencial
(𝐼𝑜𝑝 − 𝐼𝑜𝑛). Quando tal dispositivo opera na região linear, a saída é dada por [18]:

𝐼𝑜𝑝 − 𝐼𝑜𝑛 = 𝐺𝑚[(𝑉𝑝𝑝 − 𝑉𝑝𝑛) − (𝑉𝑛𝑝 − 𝑉𝑛𝑛)] , (3.6)

em que 𝐺𝑚 expressa a transcondutância de pequenos sinais do FDDTA. A Figura 23
ilustra a configuração buffer do FDDTA comparando-a com a configuração buffer de um
OTA single-ended, mostrando que ambos seguem o mesmo princípio de realimentação.
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(a) Estrutura OTA em configuração
buffer (single-ended) (b) Estrutura FDDTA em configura-

ção buffer (fully-differential).

Figura 23 – Comparativo entre estruturas em configuração buffer.
Fonte: o autor.

3.3 Implementando um FDDTA
O FDDTA é um dispositivo de seis terminais em que as saídas (𝐼𝑜𝑝, 𝐼𝑜𝑛) são pro-

porcionais às entradas (𝑉𝑝𝑝 − 𝑉𝑝𝑛) e (𝑉𝑛𝑝 − 𝑉𝑛𝑛), conforme discutido anteriormente. Neste
sentido, pode-se implementar a arquitetura FDDTA, ilustrada na Figura 24a, em ter-
mos de duas instâncias OTAs, totalmente diferenciais, com saídas interligadas. Assim,
consegue-se dois pares de portas de entrada de tensão diferencial e um estágio de saída de
corrente diferencial, de modo simples e prático. Diferente do DDA que não pode ser cri-
ado por três amplificadores operacionais, conforme discutido na seção anterior; o FDDTA
pode ser concebido através de dois amplificadores operacionais de transcondutância in-
terconectados, pois o sinal de saída é fornecido em corrente elétrica.

(a) A estrutura FDDTA composta de dois transcondutores diferenciais completos com saídas
interconectadas.

(b) O modelo AC de pequenos sinais para o FDDTA: o modelo equivalente é o paralelo dos
modelos ACs de cada OTA.

Figura 24 – O bloco FDDTA: símbolos e nomenclaturas.
Fonte: o autor.
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3.3.1 A função de transferência do FDDTA

A função de transferência diferencial do FDDTA é obtida aplicando-se dois sinais
diferenciais de baixa amplitude, (𝑣𝑖𝑑1 , 𝑣𝑖𝑑2), às entradas do FDDTA, de acordo com:

𝑉𝑝𝑝 = 𝑉𝐶𝑀 + 𝑣𝑖𝑑1

2 , 𝑉𝑝𝑛 = 𝑉𝐶𝑀 − 𝑣𝑖𝑑1

2 ; (3.7a)

e
𝑉𝑛𝑝 = 𝑉𝐶𝑀 + 𝑣𝑖𝑑2

2 , 𝑉𝑛𝑛 = 𝑉𝐶𝑀 − 𝑣𝑖𝑑2

2 , (3.7b)

em que 𝑉𝐶𝑀 é a tensão de modo comum. Além disso, da análise do modelo AC de pequenos
sinais, ilustrado na Figura 24b, conclui-se que a tensão de saída diferencial (𝑣𝑜𝑑) é dada
por:

𝑣𝑜𝑑(𝑠) = 𝐺𝑚1𝑣𝑖𝑑1(𝑠) − 𝐺𝑚2𝑣𝑖𝑑2(𝑠)
(𝐶𝑃1 + 𝐶𝑃2)𝑠 + 𝐺𝑜1 + 𝐺𝑜2

, (3.8)

sendo que 𝐺𝑚1,2 representa a transcondutância do OTA1,2, enquanto que, 𝐶𝑃1,2 e 𝐺𝑜1,2

descrevem a capacitância parasita de saída e a condutância de saída do OTA1,2, respec-
tivamente, por cada ramo de saída single-ended.

Assumindo dois OTAs idênticos, em que 𝐺𝑚1 = 𝐺𝑚2 = 𝐺𝑚, 𝐶𝑃1 = 𝐶𝑃2 = 𝐶𝑃 e
𝐺𝑜1 = 𝐺𝑜2 = 𝐺𝑜, obtém-se a tensão de saída diferencial a seguir:

𝑣𝑜𝑑(𝑠)
𝑣𝑖𝑑1(𝑠) − 𝑣𝑖𝑑2(𝑠) = 𝐺𝑚

2𝐶𝑃 𝑠 + 2𝐺𝑜

, (3.9)

mostrando que o FDDTA apresenta a mesma transcondutância de um único OTA (𝐺𝑚)
e uma maior admitância de saída (2𝐺𝑜). Para baixas frequências, a corrente de saída
diferencial, 𝑖𝑜𝑑 = 𝑖𝑜𝑝 − 𝑖𝑜𝑛, pode ser fornecida por:

𝑖𝑜𝑑 = 𝐺𝑚(𝑣𝑖𝑑1 − 𝑣𝑖𝑑2), (3.10)

evidenciando que a corrente diferencial, em termos dos sinais de entrada originais, 𝑉𝑝𝑝,
𝑉𝑝𝑛, 𝑉𝑛𝑝, e 𝑉𝑛𝑛, leva à Equação (3.6); portanto, comprovando a operação do FDDTA.
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3.4 Metodologia de projeto: filtro Butterworth passa-baixa
A partir deste momento, com base nas teorias apresentadas para o FDDTA e nos

métodos de sínteses de filtros Butterworth mostrados, será possível obter a metodologia de
projeto de filtros Butterworth. Será demonstrada a construção do filtro Butterworth passa-
baixa de quinta ordem, baseado em FDDTAs, como modelo exemplo. Primeiramente,
constrói-se a rede duplamente terminada (composta pelas rede ladder-LC e resistências
𝑅1 e 𝑅2), após, monta-se a rede OTA-C equivalente, com o auxílio das Figuras 19 e 20b, via
técnica do gyrator e, finalmente, obtém-se a rede com blocos FDDTAs, evidenciando que o
exemplo em questão, comprova a teoria de filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem.
No Capítulo 5, este protótipo será simulado e caracterizado eletricamente, validando a
teoria aqui desenvolvida. Na sequência da Seção 3.4, a generalização da metodologia de
projeto é demonstrada, de maneira similar ao passo a passo desenvolvido para o exemplo
de quinta ordem.

3.4.1 Filtro Butterworth passa-baixa de 5a ordem

∙ Especificações: Filtro Butterworth passa-baixa, de quinta ordem. A frequência de
corte será estabelecida de acordo com os parâmetros do circuito.

∙ Representação Matemática: Com base na Seção 2.2, Equação (2.4) e Tabela 1,
a função de transferência de quinta ordem normalizada é expressa por:

𝑇5(𝑠) = 𝑇0

𝐵5

(︂
𝑠

𝜔𝑐

)︂ = 𝑇0

𝑠5 + 3, 2360𝑠4 + 5, 2359𝑠3 + 5, 2359𝑠2 + 3, 2360𝑠 + 1 . (3.11)

Ou ainda, de maneira não-normalizada:

𝑇5(𝑠) = 𝑇0
1
𝜔5

𝑐

𝑠5 + 3, 2360
𝜔4

𝑐

𝑠4 + 5, 2359
𝜔3

𝑐

𝑠3 + 5, 2359
𝜔2

𝑐

𝑠2 + 3, 2360
𝜔𝑐

𝑠 + 1
. (3.12)

A função de transferência do filtro apresentada pelo circuito elétrico deve se apro-
ximar desta função.

∙ Sintetização: A sintetização do filtro partirá da estrutura duplamente terminada
apresentada no Capítulo 2. Ela é composta pelas resistências de entrada e saída
e pela topologia de rede ladder-LC. Na Subseção 2.3.2 foi descrito que para se
implementar um filtro Butterworth passa baixa, dois circuitos são possíveis de serem
obtidos para a mesma função de transferência, conforme a Tabela 2. Neste ponto da
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metodologia, quaisquer um dos dois circuitos apresentados podem ser utilizados, no
entanto, o circuito aqui escolhido é o que utiliza o menor número de indutores, pois,
assim, pode-se utilizar um menor número de células 𝐺𝑚 para emular tais indutores.

Para o filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem, a estrutura duplamente ter-
minada é mostrada na Figura 25a. Após a resistência 𝑅1, a rede lossless começa
com elemento capacitivo em paralelo (ramificação) e os elementos em série são in-
dutivos. Nesta mesma figura, está mostrada a implementação 𝐺𝑚-C convencional
que emula o filtro passa-baixa Butterworth de quinta ordem, através de estruturas
OTAs. Evidenciando que são necessários onze transcondutores interconectados.

(a) Implementação convencional de um filtro passa-baixa Butterworth de quinta ordem com
rede duplamente terminada e saída diferencial.

Fonte: o autor.

(b) Implementação convencional de um filtro passa-baixa Butterworth 𝐺𝑚-C de quinta ordem.
Fonte: retirada de [15].

Figura 25 – Filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem: (a) rede duplamente termi-
nada de saída diferencial e (b) rede 𝐺𝑚-C.

A partir dos passos já supracitados seria possível obter a etapa de implementação
e comprovar que o circuito da Figura 25b realiza tal filtro. No entanto, a abor-
dagem que será apresentada a seguir pretende reduzir o número de elementos do
circuito, substituindo os transcondutores (OTAs) por blocos FDDTAs, uma vez que
as saídas dos OTAs estão em curto-circuito, da mesma maneira que o bloco FDDTA
implementado por OTAs, conforme o proposto na Seção 3.3. Portanto, as instâncias
OTA1a e OTA1b, OTA2a e OTA2b, OTA3a e OTA3b, OTA4a e OTA4b e OTA5a e
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Figura 26 – Filtro Butterworth passa-baixa proposto de quinta ordem utilizando blocos
FDDTAs.

Fonte: o autor.

OTA5b são substituídas por cinco instâncias FDDTAs. Desse modo, a arquitetura
de filtro proposta, representada na Figura 26, abrange um estágio de entrada OTA
(OTA1), e cinco estágios FDDTAs (FDDTA1 − FDDTA5) em conexão cascata.

Neste ponto, outra observação extremamente importante é que os componentes que
implementam o filtro dependem das grandezas físicas de capacitância, de transcon-
dutância e de condutância de saída. Então, é necessário comprovar que o circuito
elétrico escolhido, baseado em FDDTAs, implementa um filtro Butterworth passa-
baixa de quinta ordem, característica, esta, apresentada a seguir.

∙ Implementação: A partir da topologia de filtro proposta, representada na Figura
26, em que cada FDDTA apresenta o modelo AC de pequenos sinais da Figura 24b
e assumindo 𝐶1 ≫ 𝐶𝑃 , a função de transferência do primeiro estágio FDDTA1,
incluindo o estágio de entrada composto pelo OTA1, será:

𝑣𝑜𝑝1(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛1(𝑠)
[𝑣𝑖𝑝(𝑠) − 𝑣𝑖𝑛(𝑠)] + [𝑣𝑜𝑛2(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝1(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝2(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛1(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶1 + 3𝐺𝑜

. (3.13)

Assumindo 𝐶2 ≫ 𝐶𝑃 , o segundo estágio FDDTA, representado pelo bloco FDDTA2,
apresentará a função de transferência a seguir:

𝑣𝑜𝑝2(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛2(𝑠)
[𝑣𝑜𝑛3(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛1(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝3(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝1(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶2 + 2𝐺𝑜

. (3.14)

Assumindo 𝐶3 ≫ 𝐶𝑃 , o terceiro bloco (FDDTA3) terá a seguinte função de trans-
ferência:

𝑣𝑜𝑝3(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛3(𝑠)
[𝑣𝑜𝑛4(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛2(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝4(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝2(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶3 + 2𝐺𝑜

. (3.15)

Assumindo 𝐶4 ≫ 𝐶𝑃 , o quarto bloco (FDDTA4) exibirá a função de transferência
de acordo com:

𝑣𝑜𝑝4(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛4(𝑠)
[𝑣𝑜𝑛(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛3(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝3(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶4 + 2𝐺𝑜

. (3.16)
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E, finalmente, assumindo 𝐶5 ≫ 𝐶𝑃 , a função de transferência do quinto bloco
(FDDTA5) será:

𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛(𝑠)
[𝑣𝑜𝑛(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛4(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝4(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶5 + 2𝐺𝑜

. (3.17)

Manipulando (3.13), (3.14), (3.15), (3.16) e (3.17), é possível encontrar a função de
transferência da arquitetura completa de acordo com:

𝑇 (𝑠) = 𝑣𝑜𝑑(𝑠)
𝑣𝑖𝑑(𝑠) = 𝐺5

𝑚

𝛼𝑠5 + 𝛽𝑠4 + 𝛾𝑠3 + 𝛿𝑠2 + 𝜖𝑠 + 𝜃
, (3.18)

Ou ainda:

𝑇 (𝑠) = 𝑣𝑜𝑑(𝑠)
𝑣𝑖𝑑(𝑠) =

𝐺5
𝑚

𝜃
𝛼

𝜃
𝑠5 + 𝛽

𝜃
𝑠4 + 𝛾

𝜃
𝑠3 + 𝛿

𝜃
𝑠2 + 𝜖

𝜃
𝑠 + 1

. (3.19)

O Anexo A.1 traz maiores detalhes sobre a dedução da função de transferência
do filtro proposto. Neste ponto, tem-se: 𝐺𝑚 = (𝑔𝑚𝑝 + 𝑔𝑚𝑛) é a transcondutância do
FDDTA; 𝐺𝑜 = 3 (𝑔𝑜𝑝 +𝑔𝑜𝑛), a respectiva condutância de saída; 𝑣𝑖𝑑(𝑠) = 𝑣𝑖𝑝(𝑠)−𝑣𝑖𝑛(𝑠)
representa o sinal de entrada diferencial e 𝑣𝑜𝑑(𝑠) = 𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛(𝑠) caracteriza o si-
nal de saída diferencial do filtro. A Equação (3.18) se assemelha à equação teórica
desenvolvida em (2.1), mostrando que o circuito proposto implementa um filtro
passa-baixa Butterworth de quinta ordem. A Tabela 3 resume os valores dos coefici-
entes da função de transferência apresentada em (3.18). É possível inferir que todos
os coeficientes (𝛼, 𝛽, 𝛾, 𝛿, 𝜖 e 𝜃) apresentam valores constantes 𝐶1, 𝐶2, 𝐶3, 𝐶4, 𝐶5

e 𝐺𝑚. Isto significa que se pode projetar o filtro Butterworth de quinta ordem,
escolhendo-se valores apropriados para os parâmetros de capacitância e transcondu-
tância. Além do mais, o filtro apresenta um ganho de malha aberta de -6dB quando
𝐺𝑚 ≫ 𝐺𝑜, assim sendo 𝑇 (0) = 𝐺5

𝑚/𝜃 ≈ 1/2.

Uma vez que se projeta o circuito para o FDDTA, os valores de 𝐺𝑚, 𝐺𝑜 e 𝐶𝑝 são co-
nhecidos, logo, o projeto do filtro se resume em calcular os valores das capacitâncias
𝐶1, 𝐶2, 𝐶3, 𝐶4 e 𝐶5. Assim, basta igualar as Equações (3.12) e (3.19). Resultando
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no sistema a seguir:

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩

𝛼

𝜃
= 1

𝜔5
𝑐

,

𝛽

𝜃
= 3, 2360

𝜔4
𝑐

,

𝛾

𝜃
= 5, 2359

𝜔3
𝑐

,

𝛿

𝜃
= 5, 2359

𝜔2
𝑐

,

𝜖

𝜃
= 3, 2360

𝜔𝑐

.

(3.20)

Então, conhecendo-se os valores de 𝐺𝑚, 𝐺𝑜, 𝐶𝑝 e dada uma frequência de corte 𝑓𝑐

conhecida, é possível obter os valores dos capacitores (𝐶1, 𝐶2, 𝐶3, 𝐶4 e 𝐶5) através
do sistema de equações anterior, de modo que todos os parâmetros teóricos para o
cálculo do filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem foram atingidos com os
passos apresentados anteriormente. O próximo capítulo apresentará a implementa-
ção deste exemplo.

Tabela 3 – Valores dos coeficientes da função de transferência do filtro proposto para
𝐺𝑚 ≫ 𝐺𝑜.

Coeficiente Valor
𝛼 32𝐶1𝐶2𝐶3𝐶4𝐶5

𝛽 16𝐺𝑚[𝐶1𝐶2𝐶3𝐶4 + 𝐶2𝐶3𝐶4𝐶5]

𝛾 8𝐺2
𝑚[𝐶1𝐶2𝐶3 + 𝐶1𝐶2𝐶5 + 𝐶1𝐶4𝐶5 + 𝐶2𝐶3𝐶4 + 𝐶3𝐶4𝐶5]

𝛿 4𝐺3
𝑚[𝐶1𝐶2 + 𝐶2𝐶3 + 𝐶2𝐶5 + 𝐶3𝐶4 + 𝐶1𝐶4 + 𝐶4𝐶5]

𝜖 2𝐺4
𝑚[𝐶1 + 𝐶2 + 𝐶3 + 𝐶4 + 𝐶5]

𝜃 2𝐺5
𝑚

Fonte: o autor.
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3.4.2 Generalização da metodologia de projeto passa-baixa

Tendo em vista o exemplo anterior para o filtro Butterworth passa-baixa de quinta
ordem, a generalização da metodologia de projeto ocorre de maneira similar ao passo a
passo desenvolvido para o de quinta ordem: constrói-se a rede duplamente terminada
(composta pelas rede ladder-LC e resistências 𝑅1 e 𝑅2) para a ordem 𝑚 desejada, na
sequência, monta-se a rede OTA-C equivalente, com o auxílio das Figuras 19 e 20b via
técnica do gyrator e, finalmente, obtém-se a rede com blocos FDDTAs.

As Figuras 27 e 28 mostram a metodologia para os filtros Butterworth passa-baixa
de segunda e de quarta ordens respectivamente. Estas estruturas são filtros Butterworth
passa-baixa de ordem par (𝑚 = 2, 4, 6, ...). As redes equivalentes em blocos FDDTAs estão
mostradas nas Figuras 27c e 28c. Tais redes, implementadas por FDDTAs, beneficiam-se
de uma característica interessante: o último bloco FDDTA está em configuração buffer
(conforme Figura 23b) e pode ser eliminado, reduzindo em uma unidade a quantidade
de FDDTAs na implementação da metodologia nos filtros passa-baixa de ordem par e
diminuindo a quantidade de potência consumida por cada estrutura. Para as estruturas
ímpares, esta característica não ocorre. A Figura 29 mostra a metodologia para o filtro
de terceira ordem (ímpar).

Para finalizar, a Figura 30 traz as implementações da metodologia de projeto para
os filtros Butterworth passa-baixa utilizando FDDTAs. Conclui-se que a quantidade de
FDDTAs, presente na estrutura de cada filtro, é igual à ordem 𝑚 do filtro e, além disso,
é necessário um estágio OTA de entrada.
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(a) Implementação convencional de um filtro passa-baixa Butterworth de segunda ordem com
rede duplamente terminada e saída diferencial.

(b) Implementação convencional de um filtro passa-baixa Butterworth 𝐺𝑚-C de segunda ordem.

(c) Filtro Butterworth passa-baixa de segunda ordem utilizando FDDTAs.

(d) Filtro Butterworth passa-baixa de segunda ordem otimizado utilizando FDDTAs.

Figura 27 – Filtro Butterworth passa-baixa de segunda ordem implementado por diferentes tipos de topologias.
Fonte: o autor.
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(a) Implementação convencional de um filtro passa-baixa Butterworth de quarta ordem com
rede duplamente terminada e saída diferencial.

(b) Implementação convencional de um filtro passa-baixa Butterworth 𝐺𝑚-C de quarta ordem.

(c) Filtro Butterworth passa-baixa de quarta ordem utilizando FDDTAs.

(d) Filtro Butterworth passa-baixa de quarta ordem otimizado utilizando FDDTAs.

Figura 28 – Filtro Butterworth passa-baixa de quarta ordem implementado por diferentes tipos de topologias.
Fonte: o autor.
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(a) Implementação convencional de um filtro passa-baixa Butterworth de terceira ordem com
rede duplamente terminada e saída diferencial.

(b) Implementação convencional de um filtro passa-baixa Butterworth 𝐺𝑚-C de terceira ordem.

(c) Filtro Butterworth passa-baixa de terceira ordem utilizando FDDTAs.

Figura 29 – Filtro Butterworth passa-baixa de terceira ordem implementado por diferentes tipos de topologias.
Fonte: o autor.
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(a) Filtro Butterworth passa-baixa de segunda ordem utilizando FDDTAs.

(b) Filtro Butterworth passa-baixa de terceira ordem utilizando FDDTAs.

(c) Filtro Butterworth passa-baixa de quarta ordem utilizando FDDTAs.

(d) Filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem utilizando FDDTAs.

Figura 30 – Filtros Butterworth passa-baixa utilizando FDDTAs.
Fonte: o autor.
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Figura 31 – Respostas em frequência simuladas dos filtros Butterworth passa-baixa de 2a

(verde), 3a (vermelho), 4a (azul) e 5a (preto) ordens.
Fonte: o autor.

A Figura 31 mostra as respostas em frequência simuladas para os circuitos ideais
apresentados na Figura 30, considerando o modelo AC de pequenos sinais da Figura 24b.
Pode-se perceber que a taxa de roll-off do filtro é proporcional à −20𝑚dB/dec, em que 𝑚

é a ordem do filtro, evidenciando que as estruturas de filtros utilizando FDDTAs comprova
a teoria de filtro Butterworth passa-baixa. Para os circuitos em questão, a frequência de
corte foi estabelecida em 100Hz e os valores dos capacitores foram encontrados com base
no sistema de equações calculado para cada filtro, resultando na Tabela 4:

Tabela 4 – Valores dos capacitores para a ordem 𝑚 do filtro desejada.

Ordem do filtro C1 C2 C3 C4 C5

2a 2,6n 2,6n - - -
3a 1,9n 3,8n 1,9n - -
4a 1,5n 3,3n 3,3n 1,5n -
5a 1,2n 2,7n 3,3n 2,7n 1,2n

Fonte: o autor.
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3.5 Metodologia de projeto: filtro Butterworth passa-alta
Esta seção verifica a possibilidade de implementar metodologia de projeto para o

filtro Butterworth passa-alta similar à desenvolvida para o passa-baixa anteriormente. De
acordo com a Subseção 2.3.3, o circuito equivalente passa-alta é obtido por transformação
em frequência do passa-baixa. Para converter de uma rede passa-baixa para uma rede
passa-alta, todos indutores da rede passa-baixa são substituídos por capacitores e todos
capacitores da passa-baixa são alterados para indutores, conforme as Equações (2.13) e
(2.14) [32]. A seguir, será verificada a possibilidade de implementar uma metodologia
de projeto para o filtro passa-alta utilizando FDDTAs. De modo análogo à metodologia
de projeto do passa-baixa, partiremos de um exemplo específico, neste caso, será o filtro
Butterworth passa-alta de quarta ordem. Primeiramente, constrói-se a rede duplamente
terminada (composta pelas rede ladder-LC e resistências 𝑅1 e 𝑅2), após, monta-se a
rede OTA-C equivalente, com o auxílio das Figuras 19 e 20b, via técnica do gyrator e,
finalmente, obtém-se a rede com blocos FDDTAs. Observe:

∙ Especificações: Filtro Butterworth passa-alta, de quarta ordem. A frequência de
corte será estabelecida de acordo com os parâmetros do circuito.

∙ Representação Matemática: Com base na Seção 2.2, Equação (2.6) e a Tabela
1, a função de transferência de quarta ordem normalizada é expressa por:

𝑇4(𝑠) = 𝑇0
𝑠4

𝐵4

(︂
𝑠

𝜔𝑐

)︂ = 𝑇0
𝑠4

𝑠4 + 2, 6132𝑠3 + 3, 4143𝑠2 + 2, 6132𝑠 + 1 . (3.21)

Ou ainda, de maneira não-normalizada:

𝑇4(𝑠) = 𝑇0
𝑠4

1
𝜔4

𝑐

𝑠4 + 2, 6132
𝜔3

𝑐

𝑠3 + 3, 4143
𝜔2

𝑐

𝑠2 + 2, 6132
𝜔𝑐

𝑠 + 1
. (3.22)

A função de transferência do filtro apresentada pelo circuito elétrico deve se apro-
ximar desta função.

∙ Sintetização: A sintetização do filtro passa-alta advém da estrutura passa-baixa
conforme reportado nos capítulos anteriores. Para o filtro Butterworth passa-alta de
quarta ordem, a estrutura duplamente terminada é mostrada na Figura 32a. Após a
resistência 𝑅1, a rede lossless começa com elemento indutivo em paralelo (ramifica-
ção) e os elementos em série são capacitivos. Lembrando que existem dois possíveis
circuitos para se implementar a mesma ordem de filtro, conforme demonstrado por
Darlington. Optou-se pelo circuito que contém o menor número de indutores, no
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(a) Implementação convencional de um filtro passa-alta Butterworth de quarta ordem com rede
duplamente terminada e saída diferencial.

(b) Implementação convencional de um filtro passa-alta Butterworth 𝐺𝑚-C de quarta ordem

(c) Filtro Butterworth passa-alta proposto de quarta ordem utilizando blocos FDDTAs.

Figura 32 – Filtro Butterworth passa-alta de quarta ordem.
Fonte: o autor.

entanto, vale ressaltar que para os filtros de ordem par (𝑚 = 2, 4, 6...), a escolha de
tal circuito independe desta característica, pois a quantidade de elementos induti-
vos e capacitivos é idêntica. Ainda, na Figura 32b, está mostrada a implementação
𝐺𝑚-C convencional que emula o filtro passa-alta Butterworth de quarta ordem,
através de estruturas OTAs, evidenciando que são necessários sete transcondutores
interconectados. A estrutura é realizada com o bloco do gyrator emulando indutor
flutuante. Porém, diferente da abordagem do passa-baixa, em que é possível substi-
tuir todos os transcondutores (OTAs) por blocos FDDTAs, uma vez que as saídas
dos OTAs estão em curto-circuito, para o passa-alta, tal abordagem não é possível
para todas as instâncias OTAs. Para a Figura 32b, apenas as estruturas OTA2 e
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OTA3 são substituídas por uma instância FDDTA, não proporcionando a mesma
característica de substituição que a do passa-baixa. Essa característica é idêntica
para qualquer ordem 𝑚 do filtro Butterworth passa-alta: apenas dois blocos OTAs
poderão ser substituídos por uma única estrutura FDDTA. Neste sentido, a tese,
aqui desenvolvida, a partir deste ponto, irá focar apenas na metodologia para o
passa-baixa, devido às considerações supracitadas e ao fato de que é impraticável
fazer um componente elétrico operar em todo o domínio da frequência.

3.6 Conclusão do capítulo
Neste capítulo, foram apresentados os conceitos teóricos necessários para a im-

plementação do filtro Butterworth através do FDDTA, revisando, brevemente, a teoria
de amplificadores operacionais de dois e quatro terminais de entrada. Na concepção do
FDDTA, a Equação (3.6) fornece sua operação básica e demonstra que os sinais de saídas
são proporcionais aos sinais de entrada. Além do mais, foi mostrado que a implementação
do FDDTA pode ser realizada pela interconexão dos terminais de saída de quaisquer dois
OTAs diferenciais ideais casados. Na sequência, foi apresentada a implementação do gyra-
tor através de células OTAs-C, esta concepção permite emular indutores através de blocos
ativos 𝐺𝑚, em substituição aos indutores físicos. Em seguida, a partir da concepção do
bloco FDDTA, foram apresentadas as etapas da metodologia de projeto para o filtro But-
terworth passa-baixa fundamentada neste bloco, tendo como exemplo o de quinta ordem.
Através da Equação (3.18) foi possível encontrar uma correlação com a Equação (2.1),
mostrando que a metodologia proposta implementa, de fato, um filtro passa-baixa But-
terworth de quinta ordem e, através dela, é possível encontrar os parâmetros do circuito
(os valores dos capacitores). Este exemplo foi escolhido para implementação e fabricação
em circuito integrado. A generalização da metodologia foi verificada e comprovada sendo
similar àquela feita para o exemplo do de quinta ordem. Depois, foi analisada a possi-
bilidade de implementar filtros Butterworth passa-alta usando o FDDTA. Entretanto,
percebeu-se que através da metodologia não há a possibilidade de implementá-la usando
apenas FDDTAs, buscando desempenho máximo. As metodologias de projeto desenvolvi-
das, para filtros Butterworth, utilizando blocos FDDTAs, são as novidades apresentadas
por esta tese.
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4 Circuitos elétricos e técnicas de casamento
de transistores

Neste capítulo, são apresentados os circuitos de ultrabaixa tensão e ultrabaixa po-
tência utilizados para se implementar o filtro Butterworth passa-baixa, cuja concepção
reside em blocos FDDTAs. A construção dos layouts das estruturas se baseou na reutili-
zação dos circuitos elétricos e técnicas de casamento de transistores utilizados por Braga
[53], que são revisitados e reapresentados, de forma sucinta, neste capítulo. Tais arquite-
turas apresentam descasamento controlado e funcionamento em inversão fraca sob tensão
de alimentação de 0,25V. As seções a seguir descrevem, primeiro, a operação do inversor
CMOS operando em inversão fraca e as técnicas de controle de descasamento da estrutura
utilizando arranjo matricial de transistores halo-implantados. Na sequência, é apresentado
o circuito proposto para a implementação do FDDTA elencando suas características, de-
sempenho e operação na região de inversão fraca. Além de mostrar que a interconexão
de dois layouts OTAs, construídos por Braga [53], cria uma nova funcionalidade de ope-
ração mantendo a mesma estrutura elétrica do circuito OTA original, adicionando duas
novas entradas à arquitetura e operando em 0,25V sem quedas adicionais de tensão, estas
características justificam o reuso das topologias OTAs de Braga. Por fim, o layout do
filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem é implementado, mostrando que os OTAs
foram interconectados para construir os blocos FDDTAs e, em sequência, uma conexão
em cascata dos FDDTAs é realizada, levando à arquitetura de filtro desejada.

4.1 O inversor CMOS operando em inversão fraca
A corrente de dreno, 𝐼𝐷𝑆, de um transistor MOS de canal longo, operando em

inversão fraca, é baseada na corrente de difusão do canal e é dada por [54]:

𝐼DS = 𝐼𝐷0

(︂
𝑊

𝐿

)︂
exp

(︂
𝑞

𝑉𝐺𝑆

𝑛𝑘𝑇

)︂ [︂
1 − exp

(︂
−𝑞

𝑉𝐷𝑆

𝑘𝑇

)︂]︂
, (4.1)

em que 𝐼𝐷0 é a corrente de dreno mínima (função de parâmetros físicos e de processo), 𝑛 o
fator de inclinação em inversão fraca, 𝑘 é a constante de Boltzmann, 𝑇 a temperatura em
Kelvin, 𝑞 a carga elétrica do elétron, 𝑊 e 𝐿 são o comprimento e a largura do transistor,
respectivamente; 𝑉𝑇 𝐻 , a tensão de limiar (threshold voltage); 𝑉𝐺𝑆, a tensão dos terminais
gate-source e 𝑉𝐷𝑆 a tensão dos terminais drain-source do transistor MOS. Além disso,
o transistor estará operando na saturação quando 𝑉DS ≥ 3𝑘𝑇/𝑞 [54]. Esta característica
condiciona a operação em ultrabaixa tensão e ultrabaixa potência do transistor.



Capítulo 4. Circuitos elétricos e técnicas de casamento de transistores 61

Figura 33 – Circuito esquemático do inversor CMOS.
Fonte: retirada de [53].

A Figura 33 ilustra o circuito esquemático do inversor CMOS, considerando to-
dos os transistores saturados, operando em inversão fraca, a corrente de dreno-fonte no
transistor pMOS, denominada de 𝐼𝑝, é dada por [55]:

𝐼𝑝 = 𝐼𝐷0𝑝

(︂
𝑊

𝐿

)︂
𝑝

exp
(︃

𝑞
𝑉𝐷𝐷 − 𝑉𝑖

𝑛𝑝𝑘𝑇

)︃
, (4.2)

e, para o transistor nMOS, designada por 𝐼𝑛, tem-se [55]:

𝐼𝑛 = 𝐼𝐷0𝑛

(︂
𝑊

𝐿

)︂
𝑛

exp
(︂

𝑞
𝑉𝑖

𝑛𝑛𝑘𝑇

)︂
, (4.3)

em que 𝑉𝑖 é a tensão elétrica de entrada do inversor CMOS e 𝑛𝑝 e 𝑛𝑛 são os fatores de
inclinação em inversão fraca do transistor pMOS e do transistor nMOS, respectivamente.

Allen [31] estabelece duas propriedades que definem as características de um in-
versor CMOS: sua tensão de switching point, 𝑉𝑆𝑃 , e sua corrente de curto-circuito, 𝐼𝑆𝐶 .
A tensão de switching point é definida quando 𝑉𝑖 = 𝑉𝑜. Nesta condição, ambos os transis-
tores conduzem a mesma corrente, o que se permite definir a corrente de curto-circuito.
Assim, considerando 𝑉𝑆𝑃 = 𝑉𝐷𝐷/2, define-se [55]:

𝐼𝑆𝐶 , 𝐼𝐷0𝑝

(︂
𝑊

𝐿

)︂
𝑝

exp
(︃

𝑞
𝑉𝑆𝑃

𝑛𝑝𝑘𝑇

)︃
, (4.4)

ou

𝐼𝑆𝐶 , 𝐼𝐷0𝑛

(︂
𝑊

𝐿

)︂
𝑛

exp
(︂

𝑞
𝑉𝑆𝑃

𝑛𝑛𝑘𝑇

)︂
. (4.5)

Logo, a corrente de saída do inversor CMOS, 𝐼𝑜, será dada por [55]:

𝐼𝑜 = 𝐼𝑝 − 𝐼𝑛 = 𝐼𝑆𝐶

[︃
exp

(︃
𝑞

𝑉𝑆𝑃 − 𝑉𝑖

𝑛𝑝𝑘𝑇

)︃
− exp

(︂
−𝑞

𝑉𝑆𝑃 − 𝑉𝑖

𝑛𝑛𝑘𝑇

)︂]︃
, (4.6)
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e sua respectiva transcondutância, considerando 𝑉𝑖 = 𝑉𝑆𝑃 , dada por [55]:

𝐺𝑚 = 𝜕𝐼𝑜

𝜕𝑉𝑜

⃒⃒⃒⃒
⃒
𝑉𝑖=𝑉𝑆𝑃

= −𝑞
𝐼𝑆𝐶

𝑘𝑇

(︃
1
𝑛𝑝

+ 1
𝑛𝑛

)︃
. (4.7)

4.2 Projeto de casamento dos transistores
Esta seção baseia-se na tese de Braga [53] para a construção do layout final do filtro

Butterworth passa-baixa de quinta ordem. Conforme discutido no Capítulo 1, filtros cons-
truídos por estruturas 𝐺𝑚-C demandam casamento de transistores para evitar variações
no desempenho dinâmico do circuito. Em [53], são apresentadas arquiteturas ativas com
descasamento controlado utilizando arranjo matricial de transistores halo-implantados,
operando em inversão fraca, portanto, tais conceitos serão revisitados e reapresentados de
forma sucinta. As simulações e as caracterizações obtidas em [53] evidenciam o controle
de mismatching da estrutura.

4.2.1 O inversor CMOS com estrutura matricial de transistores halo

À medida que os processos de fabricação dos transistores MOS evoluem, propor-
cionando a diminuição do canal no transistor, a dependência da tensão threshold com a
polarização de substrato enfraquece no transistor MOS de canal curto (dimensões sub-
mícron), devido ao baixo controle da polarização do substrato sobre a região de depleção
[54]. Nessas condições, a tensão threshold apresenta uma grande dependência com a po-
larização do dreno, diminuindo o seu valor com o aumento da tensão dreno-fonte. Esse
efeito é conhecido na literatura como diminuição da barreira induzida pelo dreno (DIBL),
o qual se evidencia com a operação do transistor MOS na inversão fraca [54, 56, 57].

Para combater o efeito DIBL, são utilizados os transistores halo-implantados (halo-
implante), que são uma intensificação na dopagem do substrato na vizinhança das paredes
das junções, limitando as regiões de depleção, conforme mostrado na Figura 34. Essa
alteração leva a um melhor controle e, desta forma, à diminuição da tensão threshold,
possibilitando a operação com uma tensão de alimentação mais baixa [58].

Segundo Tsividis [54], um transistor operando na região de inversão fraca estará
saturado quando 𝑉DS ≥ 3𝑘𝑇/𝑞, ou seja, 𝑉DS ≥ 75mV, em temperatura ambiente (300K).
Além do mais, a região de inversão fraca é caracterizada por 𝑉GS ≤ 2/3𝑉𝑡 [54, 58]. Essas
características proporcionam tensões de alimentação ultrabaixas, nas unidades de centenas
de milivolt. Nessas condições, é possível implementar inversores CMOS, com tensão de
alimentação de 0,25V, apresentando a característica de 𝑉DS𝑝 = 𝑉DS𝑛 = 125mV > 3𝑘𝑇/𝑞.
Os transistores operarão numa região estável e bem definida na saturação em inversão
fraca.
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Figura 34 – Transistor nMOS com halo-implantes nas junções.
Fonte: o autor.

De posse das características supracitadas, o primeiro passo é encontrar as relações
de aspectos (𝑊/𝐿) para os transistores pMOS e nMOS, operando em 0,25V. Nesse passo,
é importante encontrar relações 𝑊/𝐿 de maneira que estabeleçam a tensão de modo
comum do circuito (125mV) em torno de 2/3𝑉𝑡. Esta característica proporciona redução
do tamanho geométrico dos transistores [54, 58]. Assim, obtém-se as seguintes relações
de aspectos, proporcionadas pelo processo CMOS GF 130nm, desenvolvido no simulador
Spectre, usando modelo BSIM4:

(︃
W
L

)︃
𝑝

= 2, 0𝜇m
2, 0𝜇m ; (4.8a)

e (︃
W
L

)︃
𝑛

= 0, 4𝜇m
0, 6𝜇m . (4.8b)

O transistor halo-implantado possui a resistência de saída independente do com-
primento de canal adotado e seu valor é razoavelmente pequeno, além deste dispositivo
variar a tensão de switching point, discutidas em [58, 59, 60]. Portanto, para se evitar estes
efeitos indesejados, faz-se uso da implementação utilizando-se o transistor MOS matricial
halo-implantado, apresentado na Figura 35. Desta forma, pode-se aumentar a impedância
de saída e estabilizar a tensão de switching point do transistor MOS halo-implantado para
um único valor, independente da geometria do dispositivo [53, 58].

Com base na Seção 4.1, o passo seguinte é simular os transistores projetados an-
teriormente, como circuito inversor, utilizando as relações de aspectos encontradas na
Equação (4.8). Estas razões de aspecto estabilizam as tensões de switching point dos tran-
sistores MOS matriciais halo-implantados do tipo pMOS e nMOS em 230mV e 190mV,
respectivamente [53]. Adicionalmente, conecta-se, em paralelo, seis transistores pMOS e
três transistores nMOS matriciais para garantir a operação em inversão fraca do inversor
CMOS, atendendo às especificações para uma tensão de alimentação, 𝑉𝐷𝐷, de 250mV,
uma tensão de switching point, 𝑉𝑆𝑃 , de 125mV e uma corrente de curto circuito, 𝐼𝑆𝐶 , de
35nA [53]. Estas especificações conduzem a uma transcondutância na ordem de unidades
de 𝜇S, valor adequado para aplicações 𝐺𝑚-C em baixas frequências [53].
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Figura 35 – Estrutura do transistor MOS matricial halo-implantado nMOS construído
com 𝑚 x 𝑝 transistores nMOS halo-implantados unitários (à esquerda) e o
sua dimensão efetiva (à direita).

Fonte: retirada de [53].

A Figura 36, retirada de [53], mostra as Curvas de Transferência de Tensão (CTT)
dos inversores construídos com os transistores MOS matriciais halo-implantados (linhas
sólidas) e seus respectivos transistores equivalentes (linhas tracejadas). Avaliando-se as
CTTs dos inversores CMOS com transistores MOS matriciais halo-implantados, pode-se
observar a estabilização da tensão de switching point [53]. Ademais, a tensão de switching
point dos inversores CMOS construídos com transistores equivalentes diminui para di-
mensões maiores devido à variação da tensão threshold induzida pelo dreno (DITS) [60],
já que a mudança nas dimensões dos transistores MOS halo-implantados também altera
o ponto de operação 𝑉𝑆𝑃 do transistor CMOS [53].

A Figura 37, retirada de [53], mostra as derivadas das CTTs, 𝜕𝑉𝑜/𝜕𝑉𝑖, dos inver-
sores construídos com os transistores MOS matriciais halo-implantados (linhas sólidas) e
seus respectivos transistores equivalentes unitários (linhas tracejadas). Por meio delas é
possível determinar a magnitude do ganho em malha aberta do inversor. A magnitude
do ganho, para o transistor MOS matricial halo-implantado, aumenta juntamente com
o aumento da dimensão do transistor MOS matricial, já que isto aumenta a impedância
de saída dos transistores do inversor CMOS [53]. Na prática, esta característica reduz os
valores das condutâncias de saída 𝑔𝑜𝑝 e 𝑔𝑜𝑛 , no transistor pMOS e nMOS respectivamente,
melhorando a magnitude do ganho do inversor CMOS com transistores MOS matriciais
[53].
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Matricial

Equivalente

Figura 36 – Curvas de transferências de tensão dos inversores para os transistores MOS
matriciais halo-implantados (linhas sólidas) e equivalentes unitários (linhas
sólidas) alimentados com 𝑉𝐷𝐷 = 0,25V.

Fonte: retirada de [53].

Matricial

Equivalente

Figura 37 – Derivadas das CTTs dos inversores para os transistores MOS matriciais halo-
implantados (linhas sólidas) e equivalentes unitários (linhas sólidas) alimen-
tados com 𝑉𝐷𝐷 = 0,25V.

Fonte: retirada de [53].

Além disso, a Figura 37, também retirada de [53], mostra que a magnitude do ga-
nho dos inversores CMOS com transistores MOS equivalentes halo-implantados permanece
constante, independente da geometria [53]. Ademais, a Figura 37 reforça o deslocamento
do ponto de polarização 𝑉𝑆𝑃 para os inversores CMOS com transistores MOS equivalentes
halo-implantados [53].
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Figura 38 – Histogramas da simulação de Monte Carlo para tensão 𝑉𝑆𝑃 com curto-circuito
entre entrada e saída dos inversores CMOS com transistor MOS matricial
halo-implantado com 𝑉𝐷𝐷 = 0,25V (1000 rodadas).

Fonte: retirada de [53].

A Figura 38, retirada de [53], mostra a dispersão dos valores de 𝑉𝑆𝑃 para os inverso-
res CMOS com transistor MOS matricial halo-implantado. Conclui-se que, independente
da geometria, o inversor CMOS com transistor MOS matricial halo-implantado mantém
a tensão de switching point em torno de 125mV. Adicionalmente, o aumento na dimensão
do transistor MOS matricial halo-implantando reduz o espalhamento estatístico de 𝑉𝑆𝑃

do inversor CMOS e, portanto, permite a construção do inversor CMOS intrinsecamente
casado.

Com base no discorrido anteriormente, quanto maior a estrutura matricial na exe-
cução do projeto, melhor será o controle de descasamento proporcionado pela topologia,
no entanto, maiores serão as capacitâncias parasitas geradas no arranjo e um maior con-
sumo de área ocorrerá [53]. Considerando as características encontradas, optou-se pelos
arranjos matriciais 8x8. As Figuras 39 e 40 apresentam os layouts dos transistores nMOS e
pMOS respectivamente. A Figura 41 ilustra o layout do inversor CMOS, em que conectou-
se, em paralelo, seis transistores pMOS e três transistores nMOS matriciais para garantir
a operação em inversão fraca.
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Figura 39 – Layout do transistor nMOS matricial halo-implantado 8x8.
Fonte: o autor e adaptada de [53].

Figura 40 – Layout do transistor pMOS matricial halo-implantado 8x8.
Fonte: o autor e adaptada de [53].
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Figura 41 – Layout do inversor CMOS matricial halo-implantado 8x8.
Fonte: o autor e adaptada de [53].
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4.3 O amplificador de transcondutância diferencial de diferenças
de saída diferencial
Esta seção descreve a operação e a implementação do amplificador de transcondu-

tância diferencial de diferenças de saída diferencial que será usado como bloco de constru-
ção básico para a realização do filtro Butterworth. Além disso, esta seção também explica
as razões que tornam o transcondutor, baseado em inversor, relatado em [55], um bom
candidato para se implementar o FDDTA em questão.

4.3.1 O circuito proposto para o FDDTA

Da análise do Capítulo 3, pode-se inferir que qualquer amplificador operacional
de transcondutância, seja qual for a topologia diferencial, pode ser escolhido para im-
plementar o bloco FDDTA ilustrado na Figura 24a; no entanto, a escolha deste projeto
fundamenta-se no OTA baseado em inversores CMOS que fora publicado, anteriormente,
em [55]. Uma vez que tal topologia opera em inversão fraca, com tensão de alimentação
de 0,25V e não requer circuitos externos de calibração suplementares, ela se torna atra-
tiva para a economia de energia. Além disso, a referida arquitetura utiliza a técnica de
projeto de transistores de layout distribuído (matrizes de transistores), que melhora o ca-
samento dos inversores base, permitindo uma abordagem eficiente (baixa complexidade)
para o controle de tensão de modo comum. Por fim, sua característica intrinsecamente
casada garante variações controladas de transcondutância e de impedância de saída para
ambas as instâncias OTAs [55]; simplificando, portanto, a concepção global do FDDTA.
Por conveniência, ilustramos o OTA baseado em inversores CMOS na Figura 42a e suas
especificações de desempenho na Tabela 5, ambos retirados de [55].

O OTA baseado em inversores apresenta alta linearidade (60dB de valor de dis-
torção harmônica total em 10Hz [55]) e baixa transcondutância, cujo valor é de 2,46𝜇S,
parâmetro este mandatório para aplicações 𝐺𝑚-C, pois uma baixa transcondutância é
necessária para reduzir a capacitância usada em filtros passa-baixa para diminuir a área
de silício em aplicações de baixa frequência [15]. Além disso, o consumo de potência de
55nW é apropriado para aplicações em ultrabaixa potência.

No circuito apresentado na Figura 42a, os inversores 3, 4, 5 e 6 (Inv3–Inv6) realizam
o controle da tensão de modo comum (𝑉𝐶𝑀) das saídas 𝑉𝑜𝑝 e 𝑉𝑜𝑛 . Os inversores Inv3 e
Inv4 operam como resistências 1/𝐺𝑚3 e 1/𝐺𝑚4 , enquanto que os inversores Inv5 e Inv6
injetam correntes nessas resistências, cujos valores são 𝐺𝑚5(𝑉𝐶𝑀 −𝑉𝑜𝑛) e 𝐺𝑚6(𝑉𝐶𝑀 −𝑉𝑜𝑝)
respectivamente [61]. O resultado para o modo comum dos sinais de saída é que a saída
𝑉𝑜𝑝 é virtualmente carregada com uma resistência 1/(𝐺𝑚3 + 𝐺𝑚6) e a saída 𝑉𝑜𝑛 com
uma resistência virtual de 1/(𝐺𝑚4 + 𝐺𝑚5) [61]. Para sinais de saída diferencial, o nó
𝑉𝑜𝑝 possui uma carga com resistência 1/(𝐺𝑚3 − 𝐺𝑚6) e o nó 𝑉𝑜𝑛 possui uma carga com
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(a) Circuito esquemático do OTA baseado em
inversores.

Fonte: retirada de [55].

(b) Circuito esquemático do FDDTA proposto a
partir de dois OTAs com saída em paralelo.

Fonte: o autor.

Figura 42 – FDDTA: circuitos básicos para sua implementação.

resistência 1/(𝐺𝑚4 −𝐺𝑚5) [61]. Portanto, quando as transcondutâncias 𝐺𝑚 dos inversores
são idênticas, o arranjo Inv3-Inv6 forma uma baixa carga ôhmica para sinais de modo
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Tabela 5 – Resumo das especificações de desempenho do OTA baseado em inversores
CMOS.

Parâmetro Valor
Tecnologia CMOS 130-nm
Tensão de alimentação 0,25-V
Transcondutância 2,46-𝜇S
Condutância de saída 56,73-nS
Ganho de malha aberta 24,92-dB
Capacitância de saída parasita (𝐶𝑝) 13,4-pF
Ruído branco 139-nVrms/

√
Hz

Faixa de entrada linear (HD3 ≤ 0,1%) 18,8-mVpk@10-Hz
Tensão de offset ≤0,78-mV
Consumo de potência 54,75-nW
Relação de aspecto pMOS (W/L)p (2, 0𝜇m/2, 0𝜇m)
Relação de aspecto nMOS (W/L)n (0, 4𝜇m/0, 6𝜇m)
Tensão de limiar pMOS (VTHp) 230-mV
Tensão de limiar nMOS (VTHn) 190-mV
Área Ativa 0.052-mm2

Fonte: adaptada de [55].

comum e uma alta carga ôhmica para sinais de modo diferencial, resultando em um nível
de modo comum controlado nas saídas [61].

Como o OTA baseado em inversores não apresenta nós internos, os inversores
Inv3, Inv4, Inv5 e Inv6 de ambas as instâncias OTA são conectados em paralelo quando
as saídas das duas instâncias OTA são interligadas. A Figura 42b mostra que os inversores
conectados em paralelo, de fato, atuam como inversores únicos com razões de aspectos
duplicadas e, portanto, simplificam o circuito geral. Em resumo, a estrutura FDDTA
proposta adiciona dois inversores de entrada à arquitetura OTA e duplica as relações de
aspecto dos inversores Inv3, Inv4, Inv5 e Inv6, mantendo ainda uma abordagem de baixa
complexidade para controlar a tensão de modo comum. Além disso, como a arquitetura
FDDTA proposta não requer quedas de tensão adicionais, ela ainda opera com 0,25V de
tensão de alimentação.

Um transcondutor semelhante foi relatado em [16] e [17], em que simulações vali-
daram seu uso em aplicações de comunicações de radiofrequência como Zigbee e Bluetooth.
O circuito é construído em um processo CMOS de poço triplo que permite estabilizar e
ajustar a transcondutância através da maior parte dos transistores. Embora opere em in-
versão fraca, ainda requer um circuito controlador externo com foco em sintonia ortogonal
e, portanto, consome energia adicional.

Desde que filtros anti-aliasing de baixa frequência, em geral, não requerem sinto-
nia, a abordagem aqui proposta se baseia em um processo CMOS digital com transistores
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que apresentam tensões de limiar reduzidas e comprimentos de canais menores. Assim, o
transcondutor desenvolvido pode operar em inversão fraca com uma tensão de alimentação
reduzida de 0,25V. Além disso, a técnica de layout distribuído [55] garante uma transcon-
dutância estável, eliminando circuitaria externa, portanto, economizando energia. Estas
características supracitadas fazem desta topologia uma boa escolha para a implementação
do FDDTA com o intuito de utilizá-lo na metodologia de projeto de filtros Butterworth,
o que será visto nas páginas subsequentes.

4.3.2 FDDTA operando em inversão fraca

Para o circuito OTA, ilustrado na Figura 42a, a corrente de saída, 𝐼𝑜𝑑𝑂𝑇 𝐴
, consi-

derando todos os transistores saturados e operando em inversão fraca, com o auxílio de
(4.4), (4.5) e (4.6), é obtida por [55]:

𝐼𝑜𝑑𝑂𝑇 𝐴
= 2𝐼𝑆𝐶

[︃
sinh

(︃
𝑞

𝑉𝑖𝑑

2𝑛𝑝𝑘𝑇

)︃
+ sinh

(︂
𝑞

𝑉𝑖𝑑

2𝑛𝑛𝑘𝑇

)︂]︃
, (4.9)

e sua respectiva transcondutância 𝐺𝑚 definida por [55]:

𝐺𝑚 = 𝑞
𝐼𝑆𝐶

𝑘𝑇

(︃
1
𝑛𝑝

+ 1
𝑛𝑛

)︃
, (4.10)

em que 𝑉𝑖𝑑 é a tensão diferencial de entrada do OTA [55].

Para o circuito do FDDTA, retratado na Figura 42b, assumindo que todos os
transistores são iguais, é possível obter a corrente de saída diferencial, em inversão fraca,
𝐼𝑜𝑑𝐹 𝐷𝐷𝑇 𝐴

= 𝐼𝑜𝑝 − 𝐼𝑜𝑛, considerando a tensão de switching point dos inversores CMOS,
𝑉𝑆𝑃 = 𝑉𝐷𝐷/2 [61], obtém-se:

𝐼𝑜𝑑𝐹 𝐷𝐷𝑇 𝐴
= 4𝐼𝑆𝐶

[︂
sinh

(︂
𝑞

𝑉𝑖𝑑1

2𝑛𝑘𝑇

)︂
− sinh

(︂
𝑞

𝑉𝑖𝑑2

2𝑛𝑘𝑇

)︂]︂
. (4.11)

Expandindo (4.11) em séries de Taylor, em torno de 𝑉𝑆𝑃 , leva à:

𝐼𝑜𝑑 = 2𝑞
𝐼𝑆𝐶

𝑛𝑘𝑇
(𝑉𝑖𝑑1 − 𝑉𝑖𝑑2) = 𝐺𝑚[(𝑉𝑝𝑝 − 𝑉𝑝𝑛) − (𝑉𝑛𝑝 − 𝑉𝑛𝑛)] , (4.12)

para 𝑛𝑝 = 𝑛𝑛 = 𝑛, o fator de rampa do transistor MOS em inversão fraca. Comprovando
o funcionamento do FDDTA, com os transistores CMOS saturados operando na região
de inversão fraca.

Em suma, a interconexão de dois circuitos OTAs, cria uma nova funcionalidade
de operação mantendo a mesma estrutura elétrica do circuito OTA original, adicionando
duas novas entradas à arquitetura e operando em 0,25V sem quedas adicionais de ten-
são. Este recurso não ocorre para outros amplificadores operacionais de transcondutância,
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sendo assim, uma vez que a estrutura OTA em Braga é otimizada e bem caracterizada
eletricamente (mais detalhes podem ser encontrados em [53]), espera-se que tais carac-
terísticas sejam similares para o bloco FDDTA desenvolvido, tornando o foco da tese a
metodologia do projeto de filtros, pois utilizou-se o mesmo processo de construção CMOS
GF 130nm, desenvolvido no simulador Spectre, usando modelo BSIM4. As simulações e
características do bloco FDDTA são similares às propriedades já reportadas pelo bloco
OTA de Braga [53]. Além do mais, é imprescindível salientar que tal reuso de topolo-
gias proporciona portabilidade de estruturas entre diferentes tecnologias, menores custo e
tempo na execução de projetos de circuitos analógicos integrados. A Figura 43 retrata o
layout do OTA baseado em inversores CMOS, oriundo do trabalho de [53], e a Figura 44
apresenta o layout para o bloco FDDTA construído através da interconexão dos terminais
de saída de dois OTAs idênticos.

Figura 43 – Layout do OTA baseado em inversores CMOS.
Fonte: o autor e adaptada de [53].
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Figura 44 – Layout do FDDTA através da interconexão de dois OTAs baseados em inver-
sores CMOS.

Fonte: o autor.

4.4 Layout do filtro
Conforme a teoria apresentada na Seção 3.4, implementou-se o layout do filtro

Butterworth passa-baixa de quinta ordem. O layout atual para a arquitetura do protótipo,
na verdade, reutiliza os layouts do circuito OTA publicado anteriormente em [55]. Os
OTAs foram interconectados para construir os blocos FDDTAs e, em sequência, uma
conexão em cascata dos FDDTAs é realizada, levando à arquitetura de filtro apresentada
na Figura 45. Ela é composta por cinco FDDTAs e um OTA de entrada, além de uma
estrutura dummy para proporcionar simetria à arquitetura global do circuito, diminuindo
o efeito de descasamento.
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Figura 45 – Layout do filtro Butterworth passa-baixa de 5a ordem baseado em FDDTAs.
Fonte: o autor.

4.5 Conclusão do capítulo
Em resumo, o capítulo apresenta a implementação elétrica do bloco FDDTA, o qual

pode ser concebido a partir de quaisquer dois OTAs ideais casados. No entanto, no projeto
desenvolvido, optou-se por uma topologia específica, baseada em inversores CMOS, por
esta apresentar vantagens em relação ao modo comum, ao controle de casamento de
impedâncias e ao melhoramento da condutância de saída do circuito.

O capítulo abordou o uso do arranjo matricial de transistores halo-implantados
para minimizar o efeito DIBL, as variações da tensão threshold, o melhoramento da con-
dutância de saída e, como consequência, o controle do descasamento do circuito. A cons-
trução dos layouts das estruturas se baseou na reutilização dos circuitos elétricos e técnicas
de casamento de transistores utilizados por Braga [53], evidenciando que a interconexão
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de dois layouts OTAs, cria uma nova funcionalidade de operação mantendo a mesma es-
trutura elétrica do circuito OTA original, adicionando duas novas entradas à arquitetura
e operando em 0,25V sem quedas adicionais de tensão. Esta característica não acontece
para outros amplificadores operacionais de transcondutância, sendo assim, uma vez que a
estrutura de Braga é otimizada e bem caracterizada eletricamente (mais detalhes podem
ser encontrados em [53]), espera-se que tais características sejam similares para o bloco
FDDTA desenvolvido, tornando o foco da tese a metodologia do projeto de filtros, pois,
utilizou-se o mesmo processo de construção CMOS GF 130nm, desenvolvido no simula-
dor Spectre, usando modelo BSIM4. As simulações e características do bloco FDDTA são
similares às propriedades já reportadas pelo bloco OTA de Braga [53]. Além do mais,
é imprescindível salientar que tal reuso de topologias proporciona portabilidade de es-
truturas entre diferentes tecnologias, menores custo e tempo na execução de projetos de
circuitos analógicos integrados.
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5 Resultados obtidos: filtro Butterworth
passa-baixa de 5a ordem

Neste capítulo, são apresentadas as etapas de caracterização do filtro Butterworth
passa-baixa de quinta ordem demonstrado no capítulo anterior como exemplo da meto-
dologia de projeto do passa-baixa. Algumas medições e simulações do filtro projetado
foram realizadas, confrontando os resultados obtidos com a modelagem desenvolvida no
Capítulo 3 e no Capítulo 4.

5.1 Considerações gerais
O protótipo refere-se a um filtro passa-baixa Butterworth de quinta ordem, fabri-

cado no processo CMOS GF 130nm, desenvolvido no simulador Spectre, usando modelo
BSIM4 e projetado para operar em 0,25V. A Figura 46 mostra a micrografia do circuito
integrado fabricado obtido com uma estação microprovadora Cascade Microtech MPS150,
com o layout fabricado sobreposto à micrografia para melhor visualização. O layout atual
para a arquitetura de filtro, na verdade, reutiliza os layouts do circuito OTA publicado an-

Figura 46 – Micrografia do circuito do filtro proposto sobreposta com o layout.
Fonte: o autor.
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teriormente em [55]. Os OTAs foram interconectados para confeccionar os blocos básicos
do FDDTA e, em sequência, uma conexão em cascata dos FDDTAs é realizada, levando
à arquitetura de filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem. Por fim, fez-se uso de
capacitores externos, dentro da faixa comercial, para facilitar a medição. Os detalhes do
projeto, resultados medidos e simulados e algumas comparações com outros trabalhos da
literatura são apresentados nas seções seguintes.

5.2 Simulações
Nesta seção são apresentadas as simulações mais relevantes do filtro Butterworth

passa-baixa de quinta ordem proposto, a fim de comprovar a teoria desenvolvida nos
capítulos anteriores e, também, avaliar o desempenho do filtro em relação a alguns pa-
râmetros de linearidade, tais como, distorção harmônica, ruído referenciado à entrada,
relação sinal-ruído, relação sinal-ruído-distorção e faixa dinâmica.

Figura 47 – Resposta em frequência dos circuitos representados pelas Figuras 20a (azul)
e 20b (vermelho). A resposta do indutor analisada é 𝑇 (𝑠) = 𝐼(𝑠)/𝑉 (𝑠).

Fonte: o autor.

5.2.1 Gyrator

A Figura 47 mostra a resposta em frequência dos indutores emulados nas Figuras
20a e 20b, via técnica gyrator, utilizando o circuito OTA com inversores da Figura 42a.
O circuito composto por quatro células 𝐺𝑚 apresenta o dobro de capacitâncias parasi-
tas que o circuito composto por duas células. A capacitância que emula o indutor na
simulação é de 2, 7nF, sendo o mesmo valor da capacitância do gyrator representado no
circuito do passa-baixa, para efeito de exemplificação. Pode-se perceber que os circuitos
dos OTAs, tanto com duas células quanto com quatro células 𝐺𝑚, emulam um indutor
até a frequência de 1kHz aproximadamente, ou seja, só será possível emular um indutor,



Capítulo 5. Resultados obtidos: filtro Butterworth passa-baixa de 5a ordem 79

Figura 48 – Simulação do posicionamento de polos da função de transferência do filtro.
Fonte: o autor.

usando a técnica do gyrator, até esta frequência, limitando a frequência de operação do
filtro. Outra característica é que, em frequências menores que 2Hz, aproximadamente,
a função de transferência é constante, evidenciando que o indutor emulado possui uma
resistência em série à reatância indutiva. No entanto, o filtro Butterworth passa-baixa de
5a ordem desenvolvido, apresenta banda passante de até 100Hz, logo, essas características
do gyrator, não limitam o funcionamento do filtro passa-baixa.

5.2.2 Posicionamento dos polos da função de transferência do filtro

Estabelecendo-se C1 = C5 = 1, 2nF, C2 = C4 = 2, 7nF e C3 = 3, 3nF (valores co-
merciais de capacitores), conforme mostrado na Seção 3.4, é possível configurar a frequên-
cia de corte do filtro para 100Hz, sendo este valor compatível com aplicações biomédicas.
A Figura 48 mostra a simulação da localização dos polos para a função de transferência do
filtro Butterworth, conhecendo-se os valores de 𝐶1, 𝐶2, 𝐶3, 𝐶4, 𝐶5, 𝐺𝑜 e 𝐺𝑚. Nota-se que
cada polo encontra-se ao longo de um semicírculo no semiplano esquerdo do plano 𝑠, as-
sim, evidenciando o comportamento de um filtro Butterworth de quinta ordem, conforme
discutido na Seção 2.2.1.

5.2.3 Resposta em frequência do filtro

A Figura 49 mostra a simulação da resposta em frequência do filtro obtida no
simulador Spectre, usando modelo BSIM4. É aplicada à entrada do filtro uma tensão AC
diferencial de 1V em torno da tensão de modo comum do circuito (125mV), resultando
na resposta em frequência apresentada na figura. Percebe-se que a simulação comprova
a operação do circuito como filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem: o circuito
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apresenta resposta plana dentro da banda passante (até a frequência de corte de 100Hz)
e taxa de roll-off de -100dB/dec para o filtro de quinta ordem (𝑚 = 5), comprovando a
operacionalidade do circuito de acordo com a teoria de Butterworth.

Figura 49 – Resposta em frequência simulada do filtro Butterworth passa-baixa de 5𝑎

ordem com frequência de corte de 100Hz em 225∘ aproximadamente.
Fonte: o autor.

5.2.4 Distorção harmônica do filtro

Com a finalidade de averiguar a linearidade do filtro frente ao descasamento dos
transistores, algumas simulações de Monte Carlo foram desempenhadas, avaliando-se a
distribuição da THD e do segundo harmônico (HD2). A Figura 50 mostra a simulação de
Monte Carlo com 1000 rodadas para a THD aplicando-se uma entrada diferencial ao filtro
com diferentes amplitudes, tais como 14, 2mVpk, 28, 4mVpk e 42, 6mVpk, mantendo-se a
frequência fixa em 10Hz. Além disso, o processo, a tensão de alimentação e a temperatura
foram mantidos dentro da faixa típica. Conclui-se que aumentar a tensão de entrada leva
a aumentos na THD como esperado. Além disso, a THD se espalha em uma faixa de
aproximadamente 6dB com 99,74% de intervalo de confiança em relação ao pior cenário
de propagação (14,2mVpk).

A Figura 51 mostra a simulação de Monte Carlo com 1000 rodadas para a HD2

referente às mesmas três tensões de entrada supracitadas e às mesmas condições de pro-
cesso, tensão de alimentação e temperatura. Aumentar a tensão de entrada leva a um
pequeno aumento na HD2; portanto, mostrando que HD2 está sob controle. Além disso,
a HD2 apresenta, praticamente, distribuições normais similares para as três tensões de
entrada, destacando que está sob controle.

Em resumo, as simulações de Monte Carlo validam a característica de que o arranjo
matricial de transistores halo-implantados controla o descasamento da estrutura filtro,
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Figura 50 – Filtro Butterworth: análise de Monte Carlo da THD. A média para a THD
varia de -60dB a -44dB, quando a tensão de entrada altera de 14,2mVpk a
42,6mVpk.

Fonte: o autor.

Figura 51 – Filtro Butterworth: análise de Monte Carlo para a HD2. A média da HD2
varia de -70dB a -60dB, quando a tensão de entrada altera de 14,2mVpk a
42,6mVpk.

Fonte: o autor.

conforme explicado na Seção 4.2, uma vez que a amplitude HD2 é baixa e está sob controle.

5.2.5 Simulações de descasamento do filtro

A Figura 52 e a Figura 53 apresentam as simulações de Monte Carlo com 300
rodadas para a resposta em frequência do filtro, mantendo-se o processo, a tensão de
alimentação e a temperatura dentro da faixa típica. A Figura 52 corresponde à variação
arbitrária dos valores dos capacitores externos, considerando variações máximas de até
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20% do seu valor nominal (conforme folha de dados dos componentes). As variações dos
valores dos capacitores evidenciam mudanças no valor da frequência de corte projetada
em ±40Hz em torno de 100Hz.

Figura 52 – Filtro Butterworth: análise de Monte Carlo para a RF do filtro, considerando
variação arbitrária dos valores dos capacitores externos. O valor da frequência
de corte projetada varia em ±40Hz em torno de 100Hz.

Fonte: o autor.

Figura 53 – Filtro Butterworth: análise de Monte Carlo para a RF do filtro, quando se
aplica variações de mismatch à estrutura. O valor da frequência de corte e
o valor de 𝑇0 sofrem variações controladas, evidenciando o controle do offset
da estrutura.

Fonte: o autor.

O valor de 𝑇0 da FT se mantém o mesmo dentro da banda passante, 𝑇0 é depen-
dente dos valores da transcondutância do OTA de entrada (OTA1) e de 𝐺𝑚 do FDDTA1.
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Uma maneira de superar tais inconvenientes é implementar os capacitores dentro do chip.
Já, a Figura 53 exibe a resposta em frequência do filtro quando se aplica variações de mis-
match à estrutura, percebe-se que tais variações estão bem controladas, pois apresentam
baixas amplitudes. Conclui-se que o arranjo matricial de transistores halo-implantados,
conforme demonstrado na Seção 4.2, realiza o controle do offset do circuito do filtro, pois a
RF do filtro está controlada e com baixas amplitudes de variações frente ao descasamento.

Na execução do projeto do filtro, estabeleceu-se 𝐶1=𝐶5=1,2nF; 𝐶2=𝐶4=2,7nF e
𝐶3=3,3nF (capacitores externos), assim, configurando a frequência de corte do filtro para
100Hz. Com o auxílio de um multímetro digital (Keysight U1281A/U1282A), foi possí-
vel medir a capacitância real dos elementos, resultando em: 𝐶1=1,440nF; 𝐶2=2,983nF;
𝐶3=3,640nF; 𝐶4=3,014nF e 𝐶5=1,465nF. A Figura 54 mostra as simulações do posicio-
namento desejado dos polos (capacitores valores nominais, em azul) e do posicionamento
obtido para os polos da função de transferência do filtro com os valores reais das capa-
citâncias (capacitores valores reais, em vermelho). É possível inferir que a frequência de
corte do filtro se altera com a tolerância dos capacitores, neste caso, ela diminui, propor-
cionando uma redução de 100Hz para 81Hz, aproximadamente. Novamente, a maneira de
minimizar este problema é projetar o filtro com os capacitores no interior do chip.

Figura 54 – Simulação do posicionamento dos polos da função de transferência do filtro
para valores nominais e reais dos capacitores.

Fonte: o autor.

5.3 Medidas
Nesta seção são apresentadas as medidas mais relevantes do filtro Butterworth

passa-baixa de quinta ordem proposto, a fim de comprovar a teoria desenvolvida nos
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capítulos anteriores e validar as simulações apresentadas na seção anterior. Além do mais,
analisar, também, o desempenho do filtro em relação a alguns parâmetros de linearidade,
tais como, distorção harmônica, ruído referenciado à entrada, relação sinal-ruído, relação
sinal-ruído-distorção e faixa dinâmica.

5.3.1 Resposta em frequência do filtro

A Figura 55 mostra a resposta em frequência medida do filtro Butterworth de
quinta ordem capturada com o analisador de sinais dinâmicos (DSA Keysight 35670A).
Além disso, ela também mostra a curva ideal simulada (linha tracejada) da resposta em
frequência do filtro para referência dos dados.

Figura 55 – Resposta em frequência medida do filtro passa-baixa Butterworth de 5𝑎 ordem
com frequência de corte de 100-Hz em 225∘ aproximadamente.

Fonte: o autor.

Aplicando-se as mesmas três tensões de entrada de 14,2mVpk, 28,4mVpk e 42,6mVpk,
uma por vez, nota-se que o circuito mantém a característica de baixa frequência com
uma taxa de roll-off de -100dB/dec e banda passante plana como previsto pela teoria
de filtros Butterworth passa-baixa. Portanto, o circuito proposto executa um filtro But-
terworth passa-baixa de quinta ordem. Algumas pequenas divergências em torno de 100Hz
da medida, tanto em magnitude quanto em fase, ocorrem devido à tolerância de 20% dos
capacitores externos, conforme demonstrado nas simulações de descasamento do filtro.
Ainda, acima de 350Hz, a amplitude do sinal é atenuada fora da faixa de medição do
instrumento e, portanto, algumas falhas de medição ocorrem. Por exemplo, em 350Hz, a
atenuação do filtro é de -60dB, o que representa 14𝜇Vpk para uma entrada de 14mVpk.
Como a resolução do analisador de sinais dinâmicos Keysight 35670A é de 250𝜇Vpk, as
medições acima de 350Hz não são confiáveis.
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5.3.2 Distorção harmônica do filtro

A fim de verificar o desempenho dinâmico do filtro em relação à linearidade,
realizou-se a análise de Fourier do mesmo (FFT). A THD medida é obtida utilizando-se o
analisador de sinais dinâmicos DSA 35670A. A Figura 56 mostra o espectro harmônico de
saída do filtro medido, com resolução de 31,25mHz, em que uma tensão de modo comum
de 125mV foi aplicada em ambas as entradas com três sinais sinusoidais diferentes, de
frequência 10Hz e amplitudes de ±14,2mVpk, ±28,4mVpk, e ±42,6mVpk, uma por vez.
Aumentando-se a amplitude do sinal de entrada de tensão, é possível verificar as distor-
ções de segunda e terceira harmônicas. Neste cenário, percebe-se que a THD tem seu valor
dominado pela amplitude do terceiro harmônico (HD3) e revela uma distorção de segundo
harmônico, HD2, pequena e sob controle.

Figura 56 – Filtro Butterworth: distorção harmônica medida. Espectro de saída com reso-
lução de 31,25mHz para uma tensão de modo comum de 125mV com entrada
senoidal diferencial de 14, 2−28, 4 e 42, 6mVpk @10Hz, levando a THD ≈ HD3.

Fonte: o autor.

5.3.3 Análise de sinal e de ruído do filtro

A densidade espectral de potência medida do ruído referenciado à entrada (IRN)
do filtro é ilustrada na Figura 57. Ela é definida aplicando-se em ambas as entradas do
filtro uma tensão de modo-comum de 125mV, obtendo-se a curva de densidade espectral
de ruído de saída do filtro e referenciando-a à entrada pelo ganho de malha aberta ao
quadrado, ponto a ponto [39]. De 62,5mHz à 50Hz, aproximadamente, a figura evidencia
o comportamento do ruído flicker, muito característico em baixas frequências, devido à
diferença de condutividade das regiões do transistor (dreno-canal-fonte) [39]. A partir de
50Hz, o ruído térmico é predominante, em razão do movimento randômico dos elétrons
[39]. A integração da curva medida no intervalo de banda de 62,5mHz a 100Hz fornece
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um valor de tensão de ruído referenciado à entrada de 4,7𝜇Vrms. De posse deste valor, é
possível inferir a faixa dinâmica do filtro.

Figura 57 – Filtro Butterworth: medida da densidade espectral de potência do ruído re-
ferenciado à entrada.

Fonte: o autor.

Figura 58 – Filtro Butterworth: medida da SINAD vs. amplitude do sinal diferencial
(pico) de entrada. A faixa dinâmica é de 57dB @10Hz.

Fonte: o autor.

A Figura 58 mostra a relação entre a faixa de tensão de entrada diferencial e
a relação sinal-ruído-distorção (SINAD) do filtro. A frequência do sinal de entrada é
fixada em 10Hz e a curva é obtida conhecendo-se a THD do circuito para um sinal
de entrada específico juntamente com o valor da relação sinal ruído (SNR) do circuito
para a mesma entrada. Ambos os valores da THD e da SNR são obtidos para o sinal
de saída do filtro e aplicados na fórmula da SINAD. A figura é traçada ponto a ponto
para diferentes sinais de entrada, numa dada frequência fixa e para uma quantidade
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de valores desejada, após o conhecimento dos pontos específicos, faz-se um ajuste de
curvas (curve fitting), encontrando uma função que melhor caracterize a série de pontos
medida. A faixa dinâmica é de 57dB (valor máximo) para uma tensão de alimentação de
0,25V. A Tabela 6 mostra uma comparação de desempenho entre este trabalho e outros
filtros Butterworth de baixa tensão, em que a arquitetura aqui proposta apresenta uma
das menores THDs e uma alta DR, dentro de uma faixa de potência de centenas de
nW, operando sob 0,25V. Além disso, o filtro proposto apresenta o menor valor de ruído
referenciado à entrada. O filtro apresenta a vantagem de um baixo IRN proporcionado
pelo bloco FDDTA, cuja implementação reside na interconexão das saídas de dois blocos
OTAs, baseados em inversores; o IRN é dez vezes menor que outros trabalhos do estado da
arte atual. Tal característica é uma vantagem substancial em relação a baixas amplitudes
da fonte de alimentação e aos sinais de entrada para aplicações específicas (o filtro atinge
42,5mV de excursão de sinal de entrada diferencial para 250mV de tensão de alimentação,
alcançando uma THD de 1%).

5.4 Conclusão do capítulo
Neste capítulo, foram apresentados os resultados das simulações e medições para

a caracterização do filtro Butterworth de quinta ordem passa-baixa, operando em in-
versão fraca, sob tensão de alimentação de 0,25V, a fim de exemplificar a metodologia
desenvolvida. Foi possível encontrar a simulação do posicionamento de polos da função
de transferência do filtro, demonstrando que os polos estão equidistantemente posicio-
nados numa semicircunferência no lado esquerdo do plano 𝑠, comprovando a teoria de
filtros Butterworth passa-baixa. As respostas em frequência encontradas por simulação e
por medida, também, comprovam a característica plana na banda passante e uma taxa
de roll-off de -100dB/dec a partir da frequência de corte de 100Hz. As simulações de
descasamento, juntamente com as simulações e medidas de distorção harmônica revelam
o controle de descasamento da estrutura e a sua magnitude de natureza baixa, compro-
vando a efetividade do arranjo matricial de transistores halo-implantados no controle do
mesmo. Além disso, as análises de ruído e de ruído mais distorção do filtro retratam o
alto desempenho do filtro, cujos valores da THD é de 54dB, a DR do filtro é de 57dB e o
IRN é de 4,7𝜇Vrms para uma banda de frequência de, aproximadamente, 100Hz.

Em resumo, como a linearidade é uma característica fundamental dos filtros anti-
aliasing de baixa potência, o desenvolvimento do projeto focou na baixa distorção, con-
forme demonstrado pelas simulações e medidas, tendo em vista a base matemática desen-
volvida nos capítulos anteriores. As caracterizações demonstraram que o protótipo, im-
plementado em um processo CMOS de 130nm, opera em inversão fraca, sob uma tensão
de alimentação de 0,25V e consome 603nW, apresentando figuras de mérito consistentes
com outros trabalhos da literatura de filtros sub-1V, cumprindo as especificações para
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Tabela 6 – Comparação das especificações de desempenho do filtro proposto e outros fil-
tros passa-baixa de baixa tensão.

Parâmetros Este trabalho TBioCAS 2019 [15] VLSI 2018 [62] TCAS I 2018 [63] TCAS II 2018 [2]

Tipo de Filtro Butterworth Butterworth Butterworth Biquad Butterworth
Ordem do Filtro (n) 5 5 4 4 5
Tecnologia CMOS 130-nm 180-nm 350-nm 350-nm 180-nm
Arquitetura Fully Differential Fully Differential Fully Differential Fully Differential Fully Differential
Dispositivo Ativo** FDDTA MOFD-OTA OTA OTA MODI-OTA
Área 0, 67mm2 0,24mm2 0,168mm2 0, 11mm2 0,12mm2

Tensão de Alimentação 0, 25V 1,0V 0,6V 0,9V 1,0V
Consumo de Potência 603nW 41nW 0, 9nW 4,26nW 350nW
Potência por Polo 120,6nW 8,2nW 0, 225nW 1,06nW 70nW
Largura de Banda 100Hz 250Hz 101Hz 100Hz 50Hz
THD ou HD3 54,0dB - 60, 0dB 50,0dB 49,8dB
Faixa Dinâmica (DR) 57,0dB 61,2dB 47,0dB 48,2dB 49,9dB
Ruído Referenciado à Entrada 4, 7𝜇Vrms 134𝜇Vrms 46,27𝜇Vrms 80,5𝜇Vrms -

Parâmetros Este trabalho MEJ 2018 [64] TCAS II 2017 [25] Springer 2013* [17] TBioCAS 2013 [65]

Tipo de Filtro Butterworth Butterworth Butterworth Butterworth Butterworth
Ordem do Filtro (n) 5 4 6 12 4
Tecnologia CMOS 130-nm 180-nm 180-nm 130-nm 350-nm
Arquitetura Fully Differential Differential Fully Differential Fully Differential Differential
Dispositivo Ativo** FDDTA OTA DDA FDDTA SSF
Área 0, 67mm2 0,35mm2 0,21mm2 - 0, 11mm2

Tensão de Alimentação 0, 25V 1,8V 1,8V 0,5V 3, 0V
Consumo de Potência 603nW 1,6–2,1mW 8, 07mW 2,77mW 15nW
Potência por Polo 120,6nW 400𝜇W 1, 35mW 230𝜇W 3,75nW
Largura de Banda 100Hz 0,09–1,96MHz 65MHz 1–2MHz 100Hz
THD ou HD3 54,0dB - - - 55,2dB
Faixa Dinâmica (DR) 57,0dB - - 43, 84 − 43, 67dB 66, 7dB
Ruído Referenciado à Entrada 4, 7𝜇Vrms - - 69–90𝜇Vrms 31𝜇Vrms

*Valores simulados.
**MOFD-OTA: multiple-output fully differential – operational transconductance amplifier (amplificador
operacional de transcondutância completamente diferencial com múltiplas saídas). MODI-OTA:
multiple-output differential-input – operational transconductance amplifier (amplificador operacional de
transcondutância de entrada diferencial com múltiplas saídas). SSF: subthreshold-source-follower
(seguidor de fonte sublimiar).

Fonte: o autor.

aplicações de baixa frequência.
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6 Conclusões

Este trabalho apresenta uma metodologia de projeto de filtros Butterworth passa-
baixa de qualquer ordem, baseada no bloco de construção amplificador de transcondutân-
cia diferencial de diferenças de saída diferencial, o FDDTA. Primeiramente, foi feito um
estudo da teoria de filtros Butterworth passa-baixa, trazendo suas principais caracterís-
ticas, tais como função de transferência, posicionamento de polos e possíveis implemen-
tações práticas. Assim, foram apresentados filtros Butterworth passa-baixa concebidos
através de estruturas duplamente terminadas, em que o conhecimento de redes ladders se
fez necessário, mostrando os componentes básicos de tais redes (indutores e capacitores).
Concomitantemente, a teoria de filtro Butterworth passa-alta foi retratada e mostrou-se
que ela é oriunda da teoria do passa-baixa por transformação em frequência.

Tendo em vista a implementação da metodologia monoliticamente em um circuito
integrado, os indutores físicos se apresentam como um obstáculo devido à area física que
tais componentes ocupam num chip. Portanto, o conceito do gyrator foi retratado como
uma possível solução à substituição destes indutores nos circuitos de filtros.

O Capítulo 3 apresentou a teoria do FDDTA, elencando os amplificadores ope-
racionais de dois e quatro terminais de entrada. Assim, o regime linear de operação do
FDDTA foi explicado, mostrando que o sinal de saída diferencial de tal bloco, corrente elé-
trica, é proporcional à diferença de dois pares de tensões elétricas diferenciais na entrada.
Em seguida, foi discutido que, diferentemente do DDA, o FDDTA pode ser implementado
pela interconexão das saídas de dois OTAs com descasamento controlado, validando tal
teoria pela função de transferência retratada na Equação (3.10).

A escolha do circuito elétrico para se implementar o bloco do FDDTA foi crucial
para o desenvolvimento da metodologia. Como o bloco de construção FDDTA apresenta
descasamento controlado, a metodologia proposta para o filtro Butterworth passa-baixa
não requer nenhum circuito de calibração externo suplementar, como fontes de corrente de
cauda ou tensão de polarização e, portanto, reduz a complexidade do circuito. Além disso,
a metodologia de projeto de filtros Butterworth passa-baixa permite reduzir o número de
elementos do circuito, usando o componente básico FDDTA e, portanto, reduzindo o con-
sumo geral de potência. Como demonstrado, o FDDTA pode ser entendido em termos de
dois OTAs diferenciais interconectados, uma vez que as duas instâncias OTAs, baseadas
em inversores, se traduzem em uma única arquitetura OTA, também baseada em inverso-
res, com área duplicada e duas entradas extras inversoras, conforme ilustrado na Figura
42b do Capítulo 4 (esse recurso não é válido para outras topologias OTAs). Essa metodo-
logia pode gerar oportunidades para trabalhos futuros para melhorar as implementações
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do FDDTA, enquanto ainda se beneficia do consumo reduzido de energia.

As caracterizações demonstraram que o protótipo, implementado em um processo
CMOS de 130nm, opera em inversão fraca, sob uma tensão de alimentação de 0,25V e
consome 603nW. Além disso, o filtro apresenta uma faixa dinâmica de 57dB em uma
largura de banda de 100Hz e uma THD máxima de 54dB; portanto, cumpre as espe-
cificações adequadas para aplicações de baixa frequência. Desta forma, buscou-se, neste
trabalho, uma metodologia de projeto de filtro Butterworth passa-baixa de ultrabaixa
tensão e de ultrabaixa potência, em arquitetura completamente diferencial, baseada em
FDDTAs, obtendo alto desempenho, com baixo ruído e alta linearidade, superando os
desafios impostos pelas tecnologias CMOS em escala nanométrica.

O filtro apresenta a vantagem de um baixo ruído referenciado à entrada proporci-
onado pelo bloco FDDTA, cuja implementação reside na interconexão das saídas de dois
blocos OTAs, baseados em inversores; o IRN é dez vezes menor que outros trabalhos do
estado da arte atual. Tal característica é uma vantagem substancial em relação a baixas
amplitudes da fonte de alimentação e aos sinais de entrada para aplicações específicas (o
filtro atinge 42,5mV de excursão de sinal de entrada diferencial para 250mV de tensão
de alimentação, alcançando uma THD de 1%). Além de apresentar uma faixa dinâmica
consistente com outros trabalhos sub-1V. Enfim, esta é a primeira vez que um filtro But-
terworth passa-baixa de quinta ordem opera em 0,25V (até o ano de sua publicação).

Por fim, foi verificada a possibilidade de implementar filtros Butterworth passa-
alta usando o FDDTA. Entretanto, percebeu-se que através da metodologia, não há a
possibilidade de implementá-la usando apenas FDDTAs, buscando desempenho máximo.
Também, deve-se salientar que os componentes físicos (resistor, capacitor, indutor, am-
plificador, entre outros) operam dentro de uma certa faixa de frequência. Logo, fora desta
faixa de operação, tais componentes apresentam comportamento diferente da teoria pela
qual foram concebidos. Esta condição limita a operação do filtro passa-alta quando se
utiliza o mesmo amplificador operacional de transcondutância do circuito passa-baixa.

De maneira geral, pode-se resumir as contribuições desta tese, que não foram
vistas no estado da arte, em: apresentação de uma metodologia de filtro Butterworth
passa-baixa de qualquer ordem utilizando o bloco FDDTA; construção do bloco FDDTA
a partir da interconexão de OTAs baseados em inversores CMOS; desenvolvimento mate-
mático de tal bloco contendo sua função de transferência e modelo AC de pequenos sinais;
comprovação elétrica da metodologia através da teoria apresentada, de simulações e de
medidas que a validaram; operação de um filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem
em 0,25V, consumindo centenas de nW, com baixas distorções (THD e suas frações), sendo
consistente na comparação com outros trabalhos sub-1V, além de um IRN de 4,7𝜇Vrms; e a
possibilidade de metodologia de projeto similar para o Butterworth passa-alta, utilizando
o bloco FDDTA.
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6.1 Trabalhos futuros
Tendo em vista o trabalho desenvolvido, é viável verificar a possibilidade de uti-

lizar o FDDTA para implementar outros tipos de filtros (Bessel, Cauer, Chebyshev, por
exemplo), desenvolvendo metodologias similares. A Figura 59, retirada de [27], mostra um
filtro de terceira ordem Chebyshev. Analisando o circuito, é possível implementá-lo subs-
tituindo seis instâncias OTAs por três estruturas FDDTAs conforme apresentado nesta
tese, pois os blocos OTAs estão com as saídas interconectadas. Outro trabalho futuro
possível, é encontrar melhorias para a estrutura FDDTA desenvolvida, aprimorando o
circuito elétrico, a fim de otimizar o desempenho do filtro. Uma possível melhoria é utili-
zar os terminais bulk dos transistores dos inversores para realizar o controle da tensão de
switching point dos inversores CMOS do OTA, mantendo-as em 𝑉𝑑𝑑/2 quando a tensão
de alimentação variar, utilizando transistores nMOS triplewell. E, também, eliminar a
influência da variação dos capacitores externos inserindo-os dentro do chip.

Recentemente, alguns trabalhos no estado da arte em microeletrônica estão pro-
pondo a implementação de circuitos analógicos através de standard cell [66, 67, 68, 69],
o que leva a uma redução significativa no custo e tempo de projetos de modo geral, bem
como a uma maior portabilidade de circuitos entre diferentes tecnologias. Assim, outro
possível trabalho futuro seria fazer um estudo dos projetos desenvolvidos nesta tese imple-
mentados através de standard cell verificando a viabilidade de projetá-los e sintetizá-los
usando estruturas CAD disponíveis para projeto digital.

Outra área promissora na microeletrônica, em circuitos de ultrabaixa tensão e
ultrabaixa potência, são os transistores de tunelamento (TFET). A estrutura básica do
TFET é semelhante a um MOSFET, exceto que os terminais de fonte e dreno de um
TFET possuem dopagens opostas [70]. Fazer um estudo de tal dispositivo aplicado aos
circuitos desta tese pode proporcionar a redução da potência consumida, pois eles podem
superar a limitação termiônica de variação de subliminar (subthreshold swing) [43, 71, 72].
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Figura 59 – Filtro Chebyshev de terceira ordem.
Fonte: retirada de [27].

6.2 Publicação
Um artigo referente ao filtro de quinta ordem Butterworth baseado no bloco

FDDTA foi publicado no Microelectronic Journal - Special Issue on Low Voltage Low
Power Integrated Circuits and Systems (qualis A2, Engenharias IV, no ano da publica-
ção), Agosto de 2019, intitulado:

"A 0.25-V Fifth-order Butterworth Low-pass Filter Based on Fully Differential
Difference Transconductance Amplifier Architecture".

DOI: https://doi.org/10.1016/j.mejo.2019.104606
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ANEXO A – Equacionamento

Este anexo fornece suporte ao equacionamento da função de transferência do filtro
apresentada no Capítulo 4.

A.1 Equacionamento da função de transferência do filtro
Da análise do circuito do filtro Butterworth passa-baixa de quinta ordem proposto,

Figura 26, pode-se equacionar as funções de transferências de cada bloco com a ajuda do
modelo de pequenos sinais. Com isso, o OTA de entrada possui o modelo AC de pequenos
sinais apresentado na Figura 60.

Figura 60 – Modelo AC de pequenos sinais do OTA de entrada.
Fonte: o autor.

em que 𝐺𝑜 = 3(𝑔𝑜𝑝 + 𝑔𝑜𝑛), 𝐺𝑚 = 𝑔𝑚𝑝 + 𝑔𝑚𝑛 . As tensões de saída 𝑣𝑜𝑝𝑖
e 𝑣𝑜𝑛𝑖

referem-se aos
sinais de saídas do FDDTA𝑖 , para 𝑖 = 1, 2, 3, 4.

O modelo AC de pequenos sinais do primeiro FDDTA (FDDTA1) é apresentado
na Figura 61.

Figura 61 – Modelo AC de pequenos sinais do primeiro FDDTA (FDDTA1).
Fonte: o autor.

em que 𝑉𝑝𝑝1 = 𝑣𝑜𝑛2, 𝑉𝑝𝑛1 = 𝑣𝑜𝑝1, 𝑉𝑛𝑝1 = 𝑣𝑜𝑝2 e 𝑉𝑛𝑛1 = 𝑣𝑜𝑛1.

As saídas do OTA e do FDDTA1 estão em paralelo, logo o modelo equivalente é
dado pela Figura 62.
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Figura 62 – Modelo AC de pequenos sinais equivalente do OTA em paralelo com o
FDDTA1.

Fonte: o autor.

Assumindo 𝐶1 ≫ 𝐶𝑃 e aplicando-se a Lei de Kirchhoff das Correntes no capacitor
𝐶1, encontra-se as equações (A.1a) e (A.1b).

𝑖1 = 𝐺𝑚(3𝑣𝑜𝑝1 + 𝑣𝑜𝑛1 + 𝑣𝑜𝑛2 + 𝑣𝑖𝑝) + (3𝐺𝑜 + 3𝐺𝑚)𝑣𝑜𝑛1 , (A.1a)

e
𝑖1 = −𝐺𝑚(3𝑣𝑜𝑛1 + 𝑣𝑜𝑝1 + 𝑣𝑜𝑝2 + 𝑣𝑖𝑛) − (3𝐺𝑜 + 3𝐺𝑚)𝑣𝑜𝑝1 . (A.1b)

Em Laplace, a corrente 𝑖1 é dada por:

𝑖1 = 𝑠𝐶1[𝑣𝑜𝑝1(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛1(𝑠)] . (A.2)

Somando-se (A.1a) e (A.1b), levando-se em consideração (A.2), obtém-se:

𝑣𝑜𝑝1(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛1(𝑠)
[𝑣𝑖𝑝(𝑠) − 𝑣𝑖𝑛(𝑠)] + [𝑣𝑜𝑛2(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝1(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝2(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛1(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶1 + 3𝐺𝑜

. (A.3)

O segundo FDDTA (FDDTA2) tem o modelo de pequenos sinais representado pela
Figura 63.

Figura 63 – Modelo AC de pequenos sinais do FDDTA2.
Fonte: o autor.

em que 𝑉𝑝𝑝2 = 𝑣𝑜𝑛3, 𝑉𝑝𝑛2 = 𝑣𝑜𝑛1, 𝑉𝑛𝑝2 = 𝑣𝑜𝑝3 e 𝑉𝑛𝑛2 = 𝑣𝑜𝑝1.

De modo análogo, a corrente 𝑖2 pode ser calculada por:

𝑖2 = 𝐺𝑚(2𝑣𝑜𝑝2 + 𝑣𝑜𝑝1 + 𝑣𝑜𝑛3) + (2𝐺𝑜 + 2𝐺𝑚)𝑣𝑜𝑛2 , (A.4a)
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e
𝑖2 = −𝐺𝑚(2𝑣𝑜𝑛2 + 𝑣𝑜𝑛1 + 𝑣𝑜𝑝3) − (2𝐺𝑜 + 2𝐺𝑚)𝑣𝑜𝑝2 . (A.4b)

Resultando na função de transferência a seguir:

𝑣𝑜𝑝2(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛2(𝑠)
[𝑣𝑜𝑛3(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛1(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝3(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝1(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶2 + 2𝐺𝑜

. (A.5)

O processo anterior pode ser repetido para os outros FDDTAs o que resulta nas
funções de transferências a seguir:

𝑣𝑜𝑝3(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛3(𝑠)
[𝑣𝑜𝑛4(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛2(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝4(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝2(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶3 + 2𝐺𝑜

, (A.6)

𝑣𝑜𝑝4(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛4(𝑠)
[𝑣𝑜𝑛(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛3(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝3(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶4 + 2𝐺𝑜

, (A.7)

𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛(𝑠)
[𝑣𝑜𝑛(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛4(𝑠)] − [𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑝4(𝑠)] = 𝐺𝑚

2𝑠𝐶5 + 2𝐺𝑜

. (A.8)

De posse das funções de transferências, busca-se a expressão final que relaciona
𝑣𝑜𝑑(𝑠) por 𝑣𝑖𝑑(𝑠), a manipulação das funções de transferências anteriores resulta na função
de transferência do filtro:

𝐺5
𝑚

𝑣𝑖𝑑(𝑠)
𝑣𝑜𝑑(𝑠) = (2𝑠𝐶1 + 3𝐺𝑜)(2𝑠𝐶2 + 2𝐺𝑜)(2𝑠𝐶2 + 2𝐺𝑜)(2𝑠𝐶4 + 2𝐺𝑜)(2𝑠𝐶5 + 2𝐺𝑜)+

𝐺2
𝑚[(2𝑠𝐶1 + 3𝐺𝑜)(2𝑠𝐶2 + 2𝐺𝑜)(2𝑠𝐶3 + 2𝐺𝑜) + (2𝑠𝐶1 + 3𝐺𝑜)(2𝑠𝐶2 + 2𝐺𝑜)(2𝑠𝐶5 + 2𝐺𝑜)+

(2𝑠𝐶1 + 3𝐺𝑜)(2𝑠𝐶4 + 2𝐺𝑜)(2𝑠𝐶5 + 2𝐺𝑜) + (2𝑠𝐶3 + 2𝐺𝑜)(2𝑠𝐶4 + 2𝐺𝑜)(2𝑠𝐶5 + 2𝐺𝑜)]+

𝐺4
𝑚[(2𝑠𝐶1 + 3𝐺𝑜) + (2𝑠𝐶3 + 2𝐺𝑜) + (2𝑠𝐶5 + 2𝐺𝑜)] . (A.9)

Após o desenvolvimento dos fatores, a função final do filtro será:

𝑇 (𝑠) = 𝑣𝑜𝑑(𝑠)
𝑣𝑖𝑑(𝑠) = 𝐺5

𝑚

𝛼𝑠5 + 𝛽𝑠4 + 𝛾𝑠3 + 𝛿𝑠2 + 𝜖𝑠 + 𝜃
. (A.10)

Com os coeficientes dados pela Tabela 3 para 𝐺𝑚 >> 𝐺𝑜.
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