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Resumo
Esta dissertação apresenta a arquitetura de amplificador de transcondutância di-
ferencial de diferenças (FDDTA) baseada em inversores CMOS. Projetado em um
processo CMOS de 130 nm, opera em inversão fraca quando alimentado com 0,25
V. Além disso, o FDDTA não requer circuito de calibração externa suplementar,
como fontes de corrente ou tensão de polarização, uma vez que depende da técnica
de layout distribuído que casa intrinsecamente aos inversores CMOS. Para fins
analíticos, realizamos uma investigação detalhada que descreve todos os conceitos
e todo o funcionamento da arquitetura do FDDTA.

Palavras-chave: Amplificador de transcondutância diferencial de diferenças, in-
versores CMOS, configuração de buffer diferencial, região de inversão fraca, circui-
tos de baixa potência.



Abstract
This dissertation presents the Differential Transconductance Differences Amplifier
(FDDTA) architecture based on CMOS inverters. Designed on a 130 nm CMOS
process, it operates in weak inversion when supplied with 0.25 V. Furthermore,
FDDTA does not require supplemental external calibration circuitry such as bias
current or voltage sources as it relies on the distributed layout technique that
intrinsically matches CMOS inverters. For analytical purposes, we performed a
detailed investigation that describes all the concepts and the entire functioning of
the FDDTA architecture.

Keywords: Fully differential difference transconductance amplifier, CMOS invert-
ers, differential buffer configuration, weak inversion region, low-power circuits.
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1 Introdução

1.1 Considerações Gerais
A amplitude da maioria dos sinais elétricos de transdutores e sensores é

muito baixa para ativar diretamente os sistemas eletrônicos. O sinal gerado por
um microfone, por exemplo, fica em torno de 10 𝑚𝑉 , e o sistema de captação
tem uma resistência de saída de cerca de 50 𝑘Ω [2]. Um sinal dessa magnitude
não é suficiente para produzir efeitos sonoros, aplicando um sinal diretamente a
um alto-falante não funcionará. Desta forma, faz-se necessário amplificar o sinal
do microfone antes que ele chegue ao elemento de saída e vale ressaltar que esses
estágios não devem distorcer o sinal original[3].

A eletrônica é essencial porque pode mediar sinais elétricos; mais notavel-
mente, amplificar sinais fracos, de modo a possibilitar o processamento e a trans-
missão de informações de longa distância sejam possíveis. Os elementos eletrônicos
com a capacidade de amplificar sinais são classificados como amplificador opera-
cional, este, que pode ser dividido em consoante a natureza dos sinais de entrada
e de saída. Um amplificador operacional pode ser de tensão (entrada em tensão
e saída em tensão), de corrente (entrada em corrente e saída em corrente), de
transimpedância (entrada em corrente e saída em tensão) ou de transcondutância
(entrada em tensão e saída em corrente)[4].

Os amplificadores de tensão são caracterizados essencialmente por uma
fonte controlada por tensão, a impedância de entrada deverá ser alta e a impedância
de saída baixa. A malha de realimentação deve amostrar o sinal de saída de forma
que este esteja em série com a tensão de entrada, desta forma será possivel garantir
maior estabilização de ganho pois a ligação em série possibilita um aumento da
impedância [4].

Já nos amplificadores de corrente a topologia de realimentação deverá ser
paralelo-série já que o sinal de entrada é uma corrente e a saída de interesse é
uma corrente, por isso a malha de realimentação deve amostrar uma corrente[4].
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Esta topologia não só estabiliza o ganho de corrente como resulta numa menor
impedância de entrada (por causa da mistura em paralelo) e uma alta impedância
de saída (por causa da amostragem série).

Amplificadores de transimpedância são caracterizados por possuir sinal de
entrada como corrente e sinal de saída tensão. Possui baixa impedância de entrada
e baixa impedância de saída, portanto deve ser empregado em uma topologia de
realimentação série-paralelo[4].

Nos amplificadores de transcondutância, o sinal de entrada é uma tensão e
o sinal de saída é uma corrente, sua topologia de realimentação deverá ser série-
série e tem como característica estabilização ganho, como também resulta uma
maior impedância de entrada e uma maior impedância de saída.

O ganho do amplificador corresponde à razão entre a amplitude do sinal
à saída e a amplitude do sinal aplicado à entrada [4]. Como referido, é comum
expressar os ganhos em decibel (dB). Também é necessário ter em conta o valor
das resistências de entrada e de saída, resistência de entrada 𝑅𝑖𝑛 é determinada
com a carga 𝑅𝐿 ligada e a resistência de saída 𝑅𝑜𝑢𝑡 é obtida com a resistência de
carga desligada e a fonte equivalente de Thévenin 𝑉𝑔 da entrada substituída por
um curto-circuito conforme (1.1) :

𝑅𝑖𝑛 = 𝑣𝑖𝑛

𝑖𝑖𝑛

(1.1a)

e
𝑅𝑜𝑢𝑡 = 𝑣𝑜𝑢𝑡

𝑖𝑜𝑢𝑡

(1.1b)

1.2 Justificativa
Duas grandezas de grande importância, em determinados tipos de amplifi-

cadores e alguns circuitos realimentados, são a transcondutância e a transimpedân-
cia. A transcondutância corresponde à razão entre a corrente de saída e a tensão
de entrada (1.2) (unidade SI, siemens S), já a transimpedância define-se como a
razão entre a tensão de saída e a corrente de entrada já apresentada anteriormente
(1.1b) (unidade SI ohm, símbolo Ω ).
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𝐺𝑚 = 𝑖𝑜𝑢𝑡

𝑣𝑖𝑛

(1.2)

À medida que os processos CMOS continuam a se desenvolver, a demanda
por redução de energia e menor tensão de alimentação se torna mais aparente;
em alguns casos, essas reduções podem fornecer dispositivos menores, como chips
implantáveis, telefones celulares, sensores eletrônicos IoT, dispositivos médicos por-
táteis, etc.

Além disso, como a maioria desses equipamentos é composta de blocos
analógicos e digitais, que são incorporados pelo transistor MOS, diminuir o tama-
nho do transistor também reduz a tensão de alimentação. Essa redução se deve
principalmente à região de operação do transistor [5], assim, permitindo que os
dispositivos móveis se tornem mais independentes das fontes de recarga por mais
tempo e permitindo um uso mais eficaz e seguro da bateria.

A redução da fonte de alimentação pode ajudar a diminuir o consumo de
energia, em contra partida, pode ocorrer a degradação da faixa dinâmica (DR) [3].
Uma boa alternativa é utilizar blocos eletrônicos para tratar os sinais diferenciais
a fim de mitigar a perda em DR. O processamento de sinal diferencial é superior
em termos de faixa dinâmica e rejeição de fonte de alimentação quando comparado
com processos de terminação única, dessa forma, os sinais diferenciais minimizam
ruídos e distúrbios de modo comum [6].

1.3 Objetivos
Em trabalhos anteriores abordou-se a topologia do Nauta OTA [1] adap-

tado para operar em ultrabaixa potência e baixa tensão de deslocamento usando
matrizes de transistores implantados em halo [7].

O bloco de construção analógico amplamente empregado para lidar com
sinais diferenciais é o amplificador de tensão diferencial cuja saída é proporcional
à diferença entre duas entradas de tensão. Os amplificadores operacionais de trans-
condutância (OTAs) também são capazes de manipular sinais diferenciais, porém,
eles emitem um sinal de corrente diferencial. Entre as possíveis aplicações dos
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OTAs destacam-se os filtros 𝐺𝑚-C, dos quais se destacam aplicações biomédicas
cuja faixa de frequência varia abaixo de 100 Hz [8].

Outra classe de amplificadores diferenciais é o amplificador diferencial de
diferenças (DDA). Proposto por Säckinger e Guggenbuhl [9], o DDA é uma ex-
tensão do conceito de amplificador operacional. Diferente da ideia do op-amp, o
DDA compara dois sinais diferenciais e sua versão totalmente diferencial requer um
circuito de controle de modo comum semelhante aos amplificadores single-ended.

A disponibilidade de várias entradas torna este amplificador atraente para
muitas aplicações, como filtros onde Mincey et al.[10] apresentou uma aplicação de
filtro 𝐺𝑚-C empregando DDA de baixa potência, ele também pode ser utilizado
como amplificadores de transcondutância utilizando um circuito de realimentação
de modo comum adequado para estrutura MOS analógica totalmente balanceada
exibida pelo trabalho de Czarnul, Takagi e Fujii[11].

Na mesma linha de pesquisa, Du e Odame[2] propuseram um pré-amplificador
de microfone de consumo de energia autoadaptável.

Embora os circuitos DDA tenham sido muito estudados no passado, em
1987, Sackinger e Guggenbuhl[9] publicaram um artigo sobre um DDA implemen-
tado em uma tecnologia CMOS double-poly com duas entradas diferenciais e em
1994 ,Huang e Ismail[12] apresentaram um amplificador DDA utilizando o efeito
de corpo para melhorar a linearidade. Em 2001 uma ampla faixa de entrada de
baixa potência foi apresentada no trabalho de Alzaher e Ismail[13], no entanto,
pouca atenção tem sido dedicada ao nível arquitetônico hoje em dia.

Com o objetivo de trabalhar ao nível da arquitetura do sistema e obter
redução de ruído e baixo consumo de energia, que se traduz em alimentação de
baixa tensão, projetou-se um amplificador de transcondutância diferencial de dife-
renças (FDDTA) com o objetivo de reduzir o ruído e o consumo de energia ao nível
da arquitetura do sistema. Esta técnica de amplificação se traduz em redução de
alimentação de tensão. Com base neste trabalho, foi desenvolvido um FDDTA que
foi utilizado em um filtro passa-baixa Butterworth de quinta ordem [14]. Como
complemento a esta pesquisa, este trabalho realiza uma caracterização completa
do FDDTA utilizado em [14].
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O FDDTA foi projetado em um processo CMOS de 130 nm e opera efi-
cientemente em inversão fraca quando alimentado com 0,25 V. O FDDTA não
requer um circuito de calibração externo como uma corrente de cauda ou fonte de
tensão de polarização, pois é baseado na técnica de layout distribuído, que corres-
ponde inerentemente aos inversores CMOS casados. Além disso, construiu-se uma
configuração de buffer completamente diferencial para fins de validação.

1.4 Estrutura do Trabalho
O restante deste manuscrito está organizado da seguinte forma: A Seção II

elucida a teoria de fundo. A Seção III fornece a topologia e os conceitos propostos
do FDDTA. As medições são apresentadas na Seção IV. E, finalmente, a Seção V
conclui nossas contribuições.
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2 Referencial Teórico

Neste capítulo será introduzido o circuito do Nauta OTA[1], uma breve ex-
plicação sobre inversão fraca e também será apresentado a modelagem matemática
do inversor CMOS bem como o conceito da topologia do FDDTA.

2.1 O Amplificador Nauta OTA Original
Em 1992 Nauta[1] propôs um circuito amplificador operacional de trans-

condutância totalmente diferencial baseado em tecnologia CMOS projetada para
construção de filtros 𝐺𝑚 − 𝐶 em frequências altas (VHF) apresentado, em seu
esquemático original, na Figura 1. Esta topologia conhecida como Nauta OTA é
construída unicamente por inversores CMOS, tornou-se muito popular para ope-
ração em altas frequências, devido à inexistência de nós internos e a capacidade
de calibração e aumento de ganho pela técnica de aprimoramento de condutân-
cia negativa o que possibilita fabricação em tecnologias otimizadas para circuitos
digitais [7].

Figura 1 – Desenho esquemático original Nauta OTA [1].
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Observando o comportamento do Nauta-OTA em inversão forte é possível
identificar que o elemento de transcondutância possui linearidade na conversão
tensão-corrente quando os transistores pMOS e nMOS estão casados [7]. Partindo
do inversor Inv1 na Figura 1, tem-se que a corrente de saída 𝐼𝑜𝑢𝑡 é dada por:

𝐼𝑜𝑢𝑡 = 𝐼𝑑𝑛 − 𝐼𝑑𝑝 = 𝑎(𝑉𝑖𝑛 − 𝑉𝑡𝑛)2 + 𝑏𝑉𝑖𝑛 + 𝑐, (2.1)

em que, sendo

𝑎 = (𝛽𝑛 − 𝛽𝑝)
2 ,

𝑏 = 𝛽𝑝 (𝑉𝑑𝑑 − 𝑉𝑖𝑛 + 𝑉𝑡𝑝) ,

𝑐 = 𝛽𝑝 (𝑉 2
𝑖𝑛 − (𝑉𝑑𝑑 + 𝑉𝑡𝑝)2)

2 ,

𝛽𝑛 = 𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥𝑊𝑛

𝐿𝑛

,

𝛽𝑝 = 𝜇𝑝𝐶𝑜𝑥𝑊𝑝

𝐿𝑝

.

(2.2)

Dessa forma quando 𝛽𝑛 ̸= 𝛽𝑝, 𝑎 ̸= 0 e a conversão tensão-corrente torna-se
não linear. Porém, em uma estrutura casada, a relação 𝛽𝑛 = 𝛽𝑝 pode ser utilizada
para anular o termo 𝑎 em (2.1). Uma corrente de saída nula pode ser obtida para
o inversor Inv1 quando tensão de entrada 𝑉𝑖𝑛 = 𝑉𝑐, sendo

𝑉𝑐 = 𝑉𝑑𝑑 − 𝑉𝑡𝑛 + 𝑉𝑡𝑝

1 +
√︁

𝛽𝑛/𝛽𝑝

+ 𝑉𝑡𝑛, (2.3)

onde, para uma estrutura casada, 𝛽𝑛 = 𝛽𝑝 e 𝑉𝑡𝑛 = −𝑉𝑡𝑝, tem-se que 𝑉𝑐 = 1/2𝑉𝑑𝑑.

Na Figura 1, os inversores Inv1 e Inv2 operam como elementos de trans-
condutância. Aplicando-se uma tensão diferencial de entrada 𝑉𝑖𝑑 e uma tensão de
modo comum 𝑉𝑐 = 𝑉𝑑𝑑/2 tem-se a corrente diferencial de saída, 𝐼𝑜𝑑, conforme

𝐼𝑜𝑑 = 𝐼𝑜1 − 𝐼𝑜2 = 𝑉𝑖𝑑 (𝑉𝑑𝑑 − 𝑉𝑡𝑛 + 𝑉𝑡𝑝)
√︁

𝛽𝑛𝛽𝑝 = 𝑉𝑖𝑑𝑔𝑚𝑑, (2.4)

portanto,
𝑔𝑚𝑑 = (𝑉𝑑𝑑 − 𝑉𝑡𝑛 + 𝑉𝑡𝑝)

√︁
𝛽𝑛𝛽𝑝 (2.5)

onde a transcondutância diferencial, 𝑔𝑚𝑑, é dada por (𝑉𝐷𝐷 −𝑉𝑡𝑛+𝑉𝑡𝑝)
√︁

𝛽𝑛𝛽𝑝. Logo,
por meio de (2.1) e (2.3) observa-se que a transcondutância 𝑔𝑚𝑑 é dependente da
tensão de alimentação 𝑉𝐷𝐷 e parâmetros de processo [1].
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2.1.1 Calibração do Nauta OTA original

O aumento do ganho DC do Nauta OTA é baseado no princípio ilustrado no
integrador da Figura 2. Nesta, a fonte de corrente controlada por tensão, 𝑔𝑚𝑉𝑖𝑛, em
conjunto com a resistência de saída 𝑟𝑜𝑢𝑡 ilustra o modelo de pequenos sinais de um
transistor MOS atuando como transcondutor, sendo o ganho do circuito dado por
𝑔𝑚 × 𝑟𝑜𝑢𝑡. Inserindo como carga deste transcondutor, para sinais diferenciais, uma
resistência negativa 𝑟𝑙𝑜𝑎𝑑, faz-se com que o ganho se torne 𝑔𝑚 vezes a combinação
paralela de 𝑟𝑜𝑢𝑡 e 𝑟𝑙𝑜𝑎𝑑. Se 𝑟𝑜𝑢𝑡 = −𝑟𝑙𝑜𝑎𝑑 o ganho teorico tende ao infinito.

Figura 2 – Carga negativa na saída do circuito integrador.

Aplicando-se este princípio no Nauta OTA, tem-se que, para sinais dife-
renciais, as resistências 1/(𝑔𝑚4 − 𝑔𝑚5) e 1/(𝑔𝑚3 − 𝑔𝑚6) podem se tornar negativas
fazendo-se 𝑔𝑚5 > 𝑔𝑚4, 𝑔𝑚6 > 𝑔𝑚3, 𝑔𝑚5 = 𝑔𝑚6 e 𝑔𝑚3 = 𝑔𝑚4[7]. Ou seja, pode-se
variar as transcondutâncias do inversores Inv3 e Inv4 por meio das dimensões W
e L, ou variando-se tensão de alimentação 𝑉 ′

𝑑𝑑, mostrada na Figura 1, como forma
de calibração da impedância de saída e transcondutância do Nauta OTA.

Afirma-se em [1] que, o ganho máximo do circuito sofre uma degradação
devido ao descasamento. Assumindo-se que as transcondutâncias 𝑔𝑚5 e 𝑔𝑚6 pos-
suem o mesmo descasamento, igual a 𝛿𝑔𝑚, o ganho DC do circuito Gm-C, para
sinais diferenciais, é dado por

𝐴𝑜 = 𝑔𝑚𝑑

𝛿𝑔𝑚

, (2.6)

logo, o ganho DC é inversamente proporcional ao erro relativo à transcondutância
(𝛿𝑔𝑚/𝑔𝑚) devido ao descasamento na estrutura. Desta forma, técnicas de layout
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e circuitos adicionais para compensação deste descasamento podem ser utilizados
para melhorar o desempenho do Nauta OTA.

2.1.2 Transistor matricial halo-implantado

A estrutura mostrada na Figura 3, baseada em [15], foi utilizada em [16, 17,
18] com o propósito do aumento da impedância de saída em circuitos analógicos
utilizando transistores halo-implantados. No lugar de um único transistor halo-
implantado de canal longo, é utilizado um array de transistores halo-implantados
unitários. O uso desta estrutura elimina a variação da tensão de threshold para
transistores de canal longo, de forma que a tensão de threshold é configurada para
o valor de um único transistor halo-implantado. Desta forma, a impedância de
saída pode ser configurada independentemente pela manipulação do tamanho da
matriz, sem a preocupação com a variação da tensão de threshold [16, 17, 18].

De fato, a impedância do transistor matricial halo-implantanto será 𝑚 vezes
maior que o transistor unitário para o caso em que todos os transistores não estão
saturados. Na região de saturação, a impedância de saída será menor que este
valor, mas ainda muito maior do que a atingida por um único transistor [15]. Este
arranjo não necessita de nenhuma modificação no processo ou violação de regras
de projeto.



Capítulo 2. Referencial Teórico 23

Figura 3 – Estrutura do transistor matricial halo-implantado nMOS construído
com 𝑚 𝑥 𝑝 transistores nMOS halo-implantados unitários (a esquerda)
e o sua dimensão efetiva (a direita).

2.2 Operação 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 de acordo com

𝐼DS = 𝐼𝐷0

(︂
𝑊

𝐿

)︂
exp

(︂
𝑞

𝑉𝐺𝑆

𝑛𝑘𝑇

)︂ [︂
1 − exp

(︂
−𝑞

𝑉𝐷𝑆

𝑘𝑇

)︂]︂
, (2.7)

onde 𝐼𝐷0 (parâmetros físicos e de processo) é a corrente mínima de dreno e 𝑛 o
fator de inclinação na inversão fraca. Todos os outros símbolos têm seus significados
usuais. Além disso, o transistor estará saturado quando (𝑉DS ≥ 3𝑘𝑇/𝑞) [5], o que
se traduz em menor tensão de alimentação.

2.2.1 Inversor CMOS

A operação de inversão fraca é uma maneira eficaz de reduzir o consumo de
energia, algo que o Ferreira e Sonkusale[16] diz se adequar bem à especificação do
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Figura 4 – Célula básica do inversor CMOS: esquema e símbolo.

projeto, já que o FDDTA proposto contém vários blocos inversores. Consequente-
mente, é essencial estudar o funcionamento do inversor CMOS em inversão fraca
antes de expandir essas ideias para todo o circuito.

2.2.2 Transcondutância do Inversor CMOS

O circuito da Fig. 4 ilustra o esquema de uma célula básica de um inversor
CMOS. Considerando todos os transistores saturados em inversão fraca (𝑉DS ≥
3𝑘𝑇/𝑞) e aplicando (2.7), pode-se obter 𝐼𝑝 e 𝐼𝑛[7]

𝐼𝑝 = 𝐼𝐷0𝑝

(︂
𝑊

𝐿

)︂
𝑝

exp
(︂

𝑞
𝑉𝐷𝐷 − 𝑉𝑖

𝑛𝑘𝑇

)︂
(2.8a)

e
𝐼𝑛 = 𝐼𝐷0𝑛

(︂
𝑊

𝐿

)︂
𝑛

exp
(︂

𝑞
𝑉𝑖

𝑛𝑘𝑇

)︂
. (2.8b)

Assumindo 𝑉𝑖 = 𝑉𝑜, ambos os transistores pMOS e nMOS conduzirão a
mesma corrente de curto-circuito, 𝐼𝑆𝐶 . Esta corrente carregará o inversor para
operar em sua tensão limite, 𝑉𝑆𝑃 [1]. Como um único inversor funciona como um
amplificador quando polarizado em torno do ponto 𝑉𝑖 = 𝑉𝑜 [6], pode-se calcular
𝐼𝑆𝐶 para 𝑉𝑆𝑃 = 𝑉𝐷𝐷/2, de acordo com

𝐼𝑆𝐶
△= 𝐼𝐷0𝑝

(︂
𝑊

𝐿

)︂
𝑝

exp
(︂

𝑞
𝑉𝑠𝑝

𝑛𝑘𝑇

)︂
= 𝐼𝐷0𝑛

(︂
𝑊

𝐿

)︂
𝑛

exp
(︂

𝑞
𝑉𝑠𝑝

𝑛𝑘𝑇

)︂
. (2.9)
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Observe que pode-se estabelecer a tensão limite escolhendo geometrias de
transistor apropriadas e também projetar a corrente 𝐼𝑆𝐶 [7]. Além disso, da Fig.
4, a corrente de saída é calculada como 𝐼𝑜 = 𝐼𝑝 − 𝐼𝑛, e invocando (2.9), tem-se

𝐼𝑜 = 2𝐼𝑆𝐶 sinh
(︂

𝑞
𝑉𝑠𝑝 − 𝑉𝑖𝑛

𝑛𝑘𝑇

)︂
. (2.10)

Consequentemente, a diferenciação de 𝐼𝑜 deve então fornecer a transcon-
dutância efetiva do inversor CMOS no ponto de polarização 𝑉𝑖 = 𝑉𝑠𝑝, de acordo
com

𝜕𝐼𝑜

𝜕𝑉𝑖

⃒⃒⃒⃒
⃒
𝑉𝑖=𝑉𝑠𝑝

= −2𝑞
𝐼𝑆𝐶

𝑛𝑘𝑇
= −(𝑔𝑚𝑝 + 𝑔𝑚𝑛) , (2.11)

onde 𝑔𝑚𝑝 e 𝑔𝑚𝑛 são as transcondutâncias dos transistores pMOS e nMOS respec-
tivamente. Neste ponto, definimos 𝐺𝑚 ≜ 𝑔𝑚𝑛 + 𝑔𝑚𝑝 e 𝐺𝑜 é a soma 𝑔𝑜𝑝 + 𝑔𝑜𝑛 para
simplificar outras equações. Em outras palavras, eles também não dependem de
parâmetros de polarização nem de geometria, uma vez que são funções de parâ-
metros físicos [5, 7].

2.2.3 Modelo de Pequenos Sinais

O modelo de pequenos sinais AC do inversor CMOS tem a seguinte função
de transferência

𝑣𝑜(𝑠)
𝑣𝑖(𝑠) = −

𝑔𝑚𝑝 + 𝑔𝑚𝑛

𝑠𝐶𝐿 + 𝑔𝑜𝑝 + 𝑔𝑜𝑛

= −𝐺𝑚

(𝑠𝐶𝐿 + 𝐺𝑜)
, (2.12)

onde 𝑠𝐶𝐿 incorpora as capacitâncias parasitas inerentes ao circuito e a carga ca-
pacitiva, além disso, 𝑔𝑜𝑝 e 𝑔𝑜𝑛 são as condutâncias de saída dos transistores pMOS
e nMOS respectivamente.

2.3 O FDDTA Conceitual
A partir do Nauta OTA, foi proposto por Pinto et al.[14] uma topologia

para um amplificador de transcondutância diferencial de diferenças que consiste
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de dois transcondutores totalmente diferenciais com as saídas em curto circuito
como mostrado na figura 5

Figura 5 – Esquemático baseado em Nauta OTA.

Operando na faixa linear, a saída é

𝐼𝑜𝑑 = 𝐼𝑜𝑝 − 𝐼𝑜𝑛 = 𝐺𝑚[(𝑉𝑝𝑝 − 𝑉𝑝𝑛) − (𝑉𝑛𝑝 − 𝑉𝑛𝑛)] , (2.13)

onde 𝐺𝑚 indica a pequena transcondutância do sinal do FDDTA.

A Figura 6 ilustra a configuração do buffer FDDTA comparando-a com
uma configuração de buffer OTA single-ended, portanto, mostrando que ambos
seguem o mesmo princípio de feedback.

Figura 6 – Um caso de aplicação fundamental: a) Configuração de buffer OTA
(single-ended). b) Configuração de buffer FDDTA (totalmente diferen-
cial).
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3 O FDDTA

Nesta subseção, será descrito a modelagem de todo o circuito FDDTA re-
presentado pelo simbolo na Figura 7 com base nos conceitos anteriores. Além disso,
abrange o design geral e o modelo inerente de AC de pequeno sinal.

Figura 7 – Simbolo de amplificador de diferença totalmente diferencial proposto.

3.1 Esquemático
Conforme ilustrado na Figura 8, o FDDTA proposto é composto por oito

inversores CMOS. Quando os transistores pMOS e nMOS são intrinsecamente
casados, uma conversão CMOS V-I mais linear é alcançada [7], reduzindo assim
os efeitos de distorção.

O estágio de entrada é caracterizado pelos inversores INV1-INV4. Todos os
outros, INV5-INV8, são responsáveis por controlar as saídas 𝐼𝑜𝑝 e 𝐼𝑜𝑛. Os inversores
interligados, INV7 e INV8, injetam correntes nas impedâncias representadas pelos
inversores autoconectados, INV5 e INV6, respectivamente. Este esquema proposto
foi baseado no trabalho anterior desenvolvido por [1], empregado para filtros ana-
lógicos integrados em frequências muito altas, baseados em integradores 𝐺𝑚 − 𝐶.
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Figura 8 – O esquema de amplificador de diferença totalmente diferencial pro-
posto.

Além disso, essa arquitetura não requer circuito de calibração externo auxiliar,
como fontes de corrente de cauda ou tensão de polarização.
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3.2 Transcondutância
Levando em conta o circuito mostrado na Fig. 8, onde dois sinais diferenciais

(𝑉𝑖𝑑1, 𝑉𝑖𝑑2) são aplicados às entradas FDDTA, pode-se escrever

𝑉𝑝𝑝 = 𝑉𝑆𝑃 + 𝑉𝑖𝑑1

2 , 𝑉𝑝𝑛 = 𝑉𝑆𝑃 − 𝑉𝑖𝑑1

2 ; (3.1a)

e
𝑉𝑛𝑝 = 𝑉𝑆𝑃 + 𝑉𝑖𝑑2

2 , 𝑉𝑛𝑛 = 𝑉𝑆𝑃 − 𝑉𝑖𝑑2

2 . (3.1b)

Considerando que todos os transistores são semelhantes, pode-se obter a
corrente de saída diferencial, 𝐼𝑜𝑑 = 𝐼𝑜𝑝 −𝐼𝑜𝑛, invocando (2.10). Também em relação
ao ponto de comutação, 𝑉𝑆𝑃 = 𝑉𝐷𝐷/2, para todos os inversores CMOS [1], obtém-
se

𝐼𝑜𝑑 = 4𝐼𝑆𝐶

[︂
sinh

(︂
𝑞

𝑉𝑖𝑑1

2𝑛𝑘𝑇

)︂
− sinh

(︂
𝑞

𝑉𝑖𝑑2

2𝑛𝑘𝑇

)︂]︂
. (3.2)

Expandir (3.2) em série de Taylor, em torno de 𝑉𝑆𝑃 , leva a

𝐼𝑜𝑑 = 2𝑞
𝐼𝑆𝐶

𝑛𝑘𝑇
(𝑉𝑖𝑑1 − 𝑉𝑖𝑑2) = 𝐺𝑚[(𝑉𝑝𝑝 − 𝑉𝑝𝑛) − (𝑉𝑛𝑝 − 𝑉𝑛𝑛)] , (3.3)

conforme exigido por (2.13) para ser um FDDTA.

3.3 Modelo de Pequenos Sinais
Fica estabelecido que 𝑔𝑚𝑖

= 𝑔𝑚𝑝𝑖
+ 𝑔𝑚𝑛𝑖

e 𝑔𝑜𝑖
= 𝑔𝑜𝑝𝑖

+ 𝑔𝑜𝑛𝑖
; levando ao

modelo de pequenos sinais representado na Fig. 9, cujas tensões de saída (𝑣𝑜𝑝) e
(𝑣𝑜𝑛) são

𝑣𝑜𝑛(𝑠) = −
𝑔𝑚1𝑣𝑝𝑝(𝑠) + 𝑔𝑚2𝑣𝑛𝑛(𝑠) + 𝑔𝑚8𝑣𝑜𝑝(𝑠)
𝑠𝐶𝐿 + (𝑔𝑜1 + 𝑔𝑜2 + 𝑔𝑜5 + 𝑔𝑜8 + 𝑔𝑚5) (3.4a)

e
𝑣𝑜𝑝(𝑠) = − 𝑔𝑚3𝑣𝑝𝑛(𝑠) + 𝑔𝑚4𝑣𝑛𝑝(𝑠) + 𝑔𝑚7𝑣𝑜𝑛(𝑠)

𝑠𝐶𝐿 + (𝑔𝑜3 + 𝑔𝑜4 + 𝑔𝑜6 + 𝑔𝑜7 + 𝑔𝑚6) . (3.4b)
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Figura 9 – O modelo AC de pequenos sinais do FDDTA.

Manipulando (3.4) e considerando os mesmos 𝑔𝑚 e 𝑔𝑜 para todos os tran-
sistores, resulta em um sinal de saída diferencial de acordo com

[𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛(𝑠)]
[𝑣𝑝𝑝(𝑠) − 𝑣𝑝𝑛(𝑠)] − [𝑣𝑛𝑝(𝑠) − 𝑣𝑛𝑛(𝑠)] = 𝐺𝑚

𝑠𝐶𝐿 + 4𝑔𝑜

, (3.5)
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4 Resultados e Discussão

Como o projeto geral segue o trabalho anterior desenvolvido em [7], usou-
se um array (8 x 8) similar de transistores unitários implantados em halo para
mitigar a redução na impedância de saída em um transistor único que é inerente
aos implantes de halo. Além disso, uma discussão mais detalhada sobre uma matriz
de transistores unitários implantados em halo pode ser encontrada em [7, 15, 16].

Todos os transistores de unidade pMOS e nMOS dentro do layout distri-
buído têm sua proporção (𝑊/𝐿) igual a (2.0-𝜇m/2.0-𝜇m) e (0.4-𝜇m/ 0,6-𝜇m),
permitindo tensões de limiar de 230 mV e 190 mV, respectivamente.

Além disso, realizou-se uma associação paralela de seis p-MOS e três nMOS
para manter uma operação de inversão fraca, correspondendo o limite do inversor
CMOS a 𝑉𝐷𝐷/2 para uma fonte de alimentação de 0,25 V e obtendo uma redução
geral do deslocamento aleatório.

A célula inversora CMOS básica tem uma tensão limite (𝑉𝑇 𝐻) de 125 mV e
uma corrente de curto-circuito de 35 nA (𝐼𝑆𝐶), conforme discutido na Seção 2.2.1
e ilustrado na Fig. 4.

A representação do layout descrito pode ser observado na Figura 10

Figura 10 – Micrografia de circuito sobreposta com o layout.
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4.1 Resultados Simulados
O FDDTA proposto foi simulado no simulador Spectre com modelos BSIM

e implementado no processo CMOS GF 130-nm. A Tabela 1 contém os valores
extraídos através de simulação computacional para transistores pMOS e nMOS
dentro do layout distribuído.

Tabela 1 – Parâmetros para transistores pMOS e nMOS dentro do layout distri-
buído.

Parâmetro Valor

𝑔𝑜𝑝 9.46-nΩ−1

𝑔𝑜𝑛 9.45-nΩ−1

𝑛 1.26

As Figuras 11 e 12, exibem os resultados da resposta da taxa de variação,
simulada para uma entrada diferencial de 0,5 mV dentro de uma configuração de
buffer usando três diferentes capacitâncias de carga 𝐶𝐿 de 15pF, 30pF e 60pF em
cada saída, como pode ser observado na figura 11, o atraso da saída fica abaixo
de 10%, portanto, pode-se concluir que o circuito fornece uma resposta rápida aos
sinais AC.

Figura 11 – Slew Rate.
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Figura 12 – Slew Rate com Zoom.
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A Figura 13 apresenta a simulação da resposta ao degrau do FDDTA apli-
cando um pulso diferencial 𝑉𝑖𝑛 de 10 m𝑉𝑝𝑘, com uma carga de saída 𝐶𝐿 de 15 pF,
em ambas saídas e avaliando a resposta do FDDTA. Pode-se observar o compor-
tamento de resposta de um circuito de primeira ordem, conforme representado na
Equação (3.5), com uma constante de tempo 𝜏 = (𝐶𝐿 + 𝐶𝑝)/(4𝐺𝑜) e um tempo de
subida igual a 𝑇𝑟𝑖𝑠𝑒(90%) = 4.57 ms.
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Figura 13 – Resposta ao degrau para o FDDTA.
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A Figura 14 apresenta a simulação da transcondutância diferencial do
FDDTA variando 𝑉𝑖𝑑1 e 𝑉𝑖𝑑2 de −125 mV para 125 mv (𝑉𝑖𝑑/2) e avaliando a
corrente de saída 𝜕𝐼𝑜𝑑/𝜕𝑉𝑖𝑑 quando 𝑉𝑖𝑑1 = 𝑉𝑖𝑑2 = 0.

Utilizando (3.2), e usando as definições apresentadas in [7] é possível obter

𝜕𝐼𝑜𝑑

𝜕𝑉𝑖𝑑

= 𝑞
𝐼𝑆𝐶

𝑘𝑇

[︃
1
𝑛𝑝

cosh
(︃

𝑞
𝑉𝑖𝑑

2𝑛𝑝𝑘𝑇

)︃
+ 1

𝑛𝑛

cosh
(︂

𝑞
𝑉𝑖𝑑

2𝑛𝑛𝑘𝑇

)︂ ]︃
. (4.1a)

e transcondutância de FDDTA, 𝐺𝐹 𝐷𝐷𝑇 𝐴
𝑚 , quando 𝑉𝑖𝑑1 = 0 e 𝑉𝑖𝑑2 = 0, é definido

por
𝐺FDDTA

𝑚 = 𝑞
2𝐼𝑆𝐶

𝑛𝑘𝑇
= 70n

1.26 × 25.9m = 2.22𝜇𝑆, (4.1b)

que ficou muito próximo do valor simulado de 2,26 𝜇S, conforme Figura 14.
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Figura 14 – Transcondutância diferencial 𝜕𝐼𝑜𝑑/𝜕𝑉𝑖𝑑.
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A Figura 15 mostra a magnitude de malha aberta e as características de
fase do FDDTA com uma capacitância de carga de 30pF em cada saída. O circuito
proposto oferece ganho em torno de 28 dB, com frequência de corte em torno
de 480 Hz, o ganho 𝐴0 é altamente sensível ao descasamento dos transistores
conforme expresso em 2.12 e também na Figura 16, pode-se ver os resultados de
uma simulação de Monte Carlo com 1.000 amostras que seguiram uma distribuição
normal e 𝜇 de 27,78 dB e que, além disso, mostra que a técnica layout/schematic
distribuído casa intrinsecamente aos inversores CMOS.
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Figura 15 – Ganho em Malha Aberta.
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Figura 16 – Simulação Monte Carlo de Ganho em Malha Aberta.

Observando (3.5), obtém-se o ganho analítico de malha aberta e compara-
mos o resultado com a Figura 15

𝐴FDDTA
𝑜 = [𝑣𝑜𝑝(𝑠) − 𝑣𝑜𝑛(𝑠)]

[𝑣𝑝𝑝(𝑠) − 𝑣𝑝𝑛(𝑠)] − [𝑣𝑛𝑝(𝑠) − 𝑣𝑛𝑛(𝑠)] = 1
4

𝑔𝑚𝑝 + 𝑔𝑚𝑛

𝑔𝑜𝑝 + 𝑔𝑜𝑛

(4.2a)

𝐴FDDTA
𝑜 = 1

4
𝑔𝑚𝑝 + 𝑔𝑚𝑛

𝑔𝑜𝑝 + 𝑔𝑜𝑛

= 1
4 𝑑𝑓𝑟𝑎𝑐2, 26𝜇9, 46n + 9, 45n = 29, 80, (4.2b)
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isso pode ser expresso em decibéis como 29,4 dB, muito próximo do valor simulado
de 28,2 dB.

O CMRR e o PSRR em baixas frequências foram 54,98 dB e 37,52 dB,
respectivamente, mostrados nas Figuras 17 e 18, seguidos de suas respectivas si-
mulações de Monte Carlo (Figuras 19 e 20), também mostram que o circuito
estava tolerante aos erros de processo de fabricação, fornecido pela técnica de
layout/schematic distribuído. O THD simulado foi de 1,09% com espectro de saída
de resolução de 0,5 Hz para um nível de modo comum de 125 mV, com uma onda
senoidal diferencial de 175 m𝑉𝑝𝑝@100-Hz. Para esta configuração a faixa dinâmica
foi de 40,52 dB.

Figura 17 – CMRR - Relação de Rejeição em Modo Comum (Common Mode Re-
jection Ratio).
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Figura 18 – PSRR - Relação de Rejeição da Fonte de Alimentação (Power supply
rejection ratio).
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Figura 19 – Simulação de Monte Carlo para CMRR.
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Figura 20 – Simulação de Monte Carlo para PSRR.

Nas tabelas 2, 3, 4, são mostrados respectivamente os cantos PVT do cir-
cuito proposto, os cantos do transistor MOS eram slow-slow (SS), slow-fast (SF),
fast-slow (FS) e fast-fast (FF), os cantos de tensão eram ±10% e os corners de tem-
peratura eram −20∘𝐶 e 100∘𝐶. Portanto, pode-se concluir que o circuito proposto
tem um potencial aceitável para integração on-chip.

Tabela 2 – Corners de Processo.

SS SF TT FS FF

Ganho (dB) 22.11 24.89 28.20 27.08 29.31

GBW (Hz) 308.40 401.19 479.75 298.57 515.62

CMRR
(dB)

51.97 56.12 54.98 53.43 58.07

PSRR (dB) 34.85 21.97 37.52 42.22 38.09
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Tabela 3 – Corners de Temperatura.

SS TT FF

Temp −20 27 100 −20 27 100 −20 27 100

Ganho
(dB) 29.43 29.33 28.34 19.33 28.20 25.34 26.15 27.31 25.99

GBW (Hz) 479.19 480.15 481.20 451.19 479.75 471.20 430.28 464.42 480.00

CMRR
(dB) 54.20 55.01 56.96 51.28 54.98 58.36 55.28 52.57 58.36

PSRR (dB) 35.96 34.85 27.27 39.24 37.52 26.52 41.23 38.09 24.21

Tabela 4 – Corners de Tensão

VDD (mV) 225 250 275

Ganho (dB) 27.45 28.20 31.36

GBW (Hz) 469.32 479.75 480.98

CMRR (dB) 53.01 54.98 55.30

PSRR (dB) 28.98 37.52 38.35

4.2 Resultados Medidos
Realizamos as medições em uma configuração buffer totalmente diferencial

do FDDTA proposto, esta configuração permite analisar a compatibilidade entre
a oscilação de entrada e saída, conforme Fig. 6-b.

A configuração de medição inclui um Semiconductor Analyzer B1500A e um
Dynamic Signal Analyzer DSA35670A, ambos operando em temperatura ambiente
(27∘C). Além disso, a capacitância de carga é de 30 pF para cada pino de saída.

A Figura 21 mostra a saída medida e os sinais de entrada, para uma onda
senoidal diferencial de 100 Hz com uma amplitude de 175 mV pico a pico, aplicada
às entradas FDDTA. Mostra que a saída diferencial do FDDTA responde ao sinal
de entrada diferencial com alguma redução na faixa de saída.
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Além disso, a Fig. 22 mostra o gráfico de Bode medido para a configuração
de buffer FDDTA proposta com uma frequência de corte de 3,2 kHz, portanto,
destacando o comportamento do sistema de primeira ordem da configuração de
buffer totalmente diferencial.

Mediu-se a distorção harmônica, representada na Fig. 23, usando o DSA35670A
Dynamic Signal Analyzer. Por exemplo, aplicou-se às entradas FDDTA um nível
de modo comum de 125 mV com uma onda senoidal diferencial de 175 mVpp@100-
Hz enquanto o DSA35670A foi configurado com uma frequência de amostra de
100kHz que resulta em uma resolução FFT de 0,5 Hz. Para este cenário é espe-
rado um HD3 de 1% e um HD2 com uma amplitude pequena e controlada, levando
a um THD ≈ HD3, exatamente como mostrado na Fig. 23. Em resumo, todas essas
medições endossam que o FDDTA proposto é totalmente funcional de acordo com
os modelos desenvolvidos.

Figura 21 – Configuração buffer totalmente diferencial: sinais de entrada e saída
medidos, para uma onda senoidal diferencial de 100 Hz com uma am-
plitude de 175 mV pico a pico, aplicada às entradas FDDTA.
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Figura 22 – Configuração buffer totalmente diferencial: resposta de frequência me-
dida com uma frequência de corte de 3,2 kHz.

Figura 23 – Configuração buffer totalmente diferencial: distorção harmônica me-
dida. Espectro de saída de resolução de 0,5 Hz para um nível de
modo comum de 125 mV com uma onda senoidal diferencial de 175
mVpp@100-Hz, levando a um THD ≈ HD3.
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Tabela 5 – Comparação de desempenho entre o FDDTA proposto e outras arqui-
teturas FDDTAs.

Parâmetros FDDTA
proposto

IEEE
Access

2022 [19]

Sensors
2022 [20]

IEEE
TCAS I
2018 [21]

IEEE
2015 [22]

IEEE
2015 [23]

Tecnologia 0,13 𝜇m 0,18 𝜇m 0,18 𝜇m 0,18 𝜇m 0,18 𝜇m 0,5 𝜇m
Tensão de alimentação 0,25 V 0,5 V 1,2 V

(±0,6 V)
0,3 V ±0,4 V ±2 V

Ganho 28,20 dB 93 dB - 60 dB 1-20 dB -
Transcondutância 2,26 𝜇S 10,7 nS 66 𝜇S 67,7 nS - 24 𝜇S to

468 𝜇S
−3 dB bandwidth 480 Hz <1 Hz 6,4 MHz <10 Hz 23 MHz 1 GHz
Condutância de saída 18,91 nS - - - 111 nS -
Consumo de energia 75,30 nW 205,5 nW 6 𝜇W 22 nW 20 𝜇W 1,66 mW
CMRR 54,98 dB 67,19 dB - 82 dB - -
PSRR 37,52 dB 81,52 dB - 57 dB - -
GBW 479,75 Hz 18,02 kHz - 1,85 kHz - -
DR 40,52 dB 49,7 dB 63,59 dB 57 dB - -
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5 Conclusão

Esta dissertação apresenta uma arquitetura de amplificador de transcon-
dutância diferencial de diferenças totalmente diferencial baseada em inversores
CMOS. Este projeto emprega uma matriz de transistores MOS implantados em
halo para reduzir os efeitos negativos dos implantes de halo na impedância de saída
e combinar melhor com os inversores CMOS.

O circuito foi implementado em um processo CMOS de 130 nm e opera
em inversão fraca para uma fonte de alimentação de 0,25 V, portanto, cumprindo
especificações adequadas para aplicações de baixa frequência.

Os resultados da medição de acordo com a teoria desenvolvida endossam
que a arquitetura proposta baseada em inversores CMOS, de fato, poupa circuitos
de calibração externos suplementares, mantendo o desempenho.
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Abstract: This manuscript presents a fully differential difference transconductance amplifier (FDDTA)
architecture based on CMOS inverters. Designed in a 130-nm CMOS process it operates in weak
inversion when supplied with 0.25 V. In addition, the FDDTA requires no supplementary external
calibration circuit, like tail current or bias voltage sources, since it relies on the distributed layout
technique that intrinsically matches the CMOS inverters. For analytical purposes, we carried out
a detailed investigation that describes all the concepts and the whole operation of the FDDTA
architecture. Furthermore, a comparison between the modeling equations and measured data assures
high performance.

Keywords: fully differential difference transconductance amplifier; CMOS inverters; differential
buffer configuration; weak inversion region; low-power circuits

1. Introduction

As CMOS processes continue to develop, the demand for power reduction and lower
supply voltage becomes more apparent. In some instances, such reductions may provide
smaller devices like implantable chips, mobile phones, IoT electronic sensors, portable
medical devices, etc.

Furthermore, since a majority of this equipment is made up of analog and digital
blocks [1], which are embedded by the MOS transistor, shrinking the transistor’s size also
lowers supply voltage. This reduction is mainly due to the transistor’s operating region [2],
and, therefore, enables mobile devices to become more independent from recharging
sources for a longer time and allows for more effective and safe use of the battery.

Power supply reduction can help to lower energy consumption according to recent
literature [3–6], but analog block degradation of dynamic range (DR) occurs [7]. A good
alternative is to use electronic blocks that alter differential signals to mitigate the loss in
DR. Differential signal processing is superior, in terms of dynamic range and power supply
rejection, when compared with single-ended processes, and differential signals can, thereby,
eliminate common-mode noises and disturbances [8].

In our previous work, we studied the topology of Nauta OTA [9] adapted to operate
in ultra-low power and low displacement voltage, using arrays of halo-implanted tran-
sistors [10]. Based on this work, we developed an FDDTA that was used in a fifth-order
Butterworth low-pass filter [11]. As a complement to this research, this paper carries out a
complete characterization of the FDDTA used in [11].

The analog building block widely employed to handle differential signals is the
differential voltage amplifier, the output of which is proportional to the difference between
two voltage inputs. Operational transconductance amplifiers (OTAs) usually consist of
three stages: a common mode rejection stage, that rejects input variations; a gain stage,
that amplifies the signal; and a driver stage, that provides output resistive load [12]. They
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are also capable of manipulating differential signals. However, they output a differential
current signal.

Among the possible applications of OTAs include Gm-C filters, in which biomedical
applications, having frequency ranges which vary below 100 Hz, can be highlighted [13].
In a similar application area, the fully differential DIGOTA [14] is a biomedical application,
which combines a Muller C-element with a tri-state buffer to allow FD operation.

Another class of differential amplifiers is the differential difference amplifier (DDA).
Proposed by Säckinger and Guggenbuhl [15], the DDA is an extension of the operational
amplifier concept. Differing from the op-amp idea, the DDA compares two differential
signals, and its fully-differential version requires a common-mode control circuit, similar to
single-ended amplifiers.

The availability of multiple inputs makes this amp attractive for many applications,
such as the following: filters, for example, ref. [16] presented a Gm-C filter application em-
ploying low-power DDA; transconductance amplifiers, utilizing a common-mode feedback
circuit suitable for fully balanced analog MOS structures, as displayed in the work by [17];
self-adaptive power consumption microphone preamplifiers, as proposed in [18]. DDA
circuits have been highly studied in the past. In 1987, ref. [15] published a paper concerning
a DDA implemented in a double-poly CMOS technology, featuring two differential inputs.
In 1994, ref. [19] presented a DDA amplifier utilizing the body effect to improve linearity.
In 2001, a low-power wide input range was presented in the work of [20]. Despite all this
research, nowadays. little attention is dedicated to the architectural level.

Herein, we designed a fully differential difference transconductance amplifier (FDDTA)
to reduce noise and power consumption at the system architectural level. This amplification
technique translates into voltage supply reduction.

The FDDTA was designed in a 130 nm CMOS and operated efficiently in weak in-
version when supplied with 0.25 V. The FDDTA did not require an external calibration
circuit, like a tail current or bias voltage source, since it was based on the distributed layout
technique, which inherently matched the CMOS inverters. Furthermore, we constructed a
completely-differential buffer configuration for validation purposes.

The remainder of this manuscript is organized as follows. Section 2 elucidates the
background theory. Section 3 provides the proposed FDDTA topology and concepts. The
measurements are presented in Section 4. Finally, Section 5 concludes our contributions.

2. Materials and Methods
2.1. The Conceptual FDDTA

The FDDTA, illustrated in Figure 1, is a six-terminal device that comprises two dif-
ferential voltage input ports, (Vpp −Vpn) and (Vnp −Vnn), and a differential output stage
(Iop − Ion). Operating in the linear range, the output is:

Iod = Iop − Ion = Gm[(Vpp −Vpn)− (Vnp −Vnn)] , (1)

where Gm states the small signal transconductance of the FDDTA.

Figure 1. The FDDTA symbol, comprised of two differential voltage input ports and a differential
output stage.
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Figure 2 illustrates the FDDTA buffer configuration. comparing it to a single-ended
OTA buffer configuration, and, thereby, showing that both follow the same feedback
principle.

Figure 2. A fundamental application case: (a) OTA buffer configuration (single-ended). (b) FDDTA
buffer configuration (fully-differential).

2.2. Weak Inversion Operation

The drain current IDS of a long channel MOS transistor operating in weak inversion is
based on the channel diffusion current according to:

IDS = ID0

(
W
L

)
exp

(
q

VGS
nkT

)[
1− exp

(
−q

VDS
kT

)]
, (2)

where ID0 (physical and process parameters) is the minimum drain current and n the slope
factor in weak inversion. All the other symbols have their usual meanings. In addition, the
transistor is saturated when (VDS ≥ 3kT/q) [2], which translates into lower supply voltage.

2.3. CMOS Inverter

The weak inversion operation is an effective way to reduce power consumption,
something that, given [21], suits our design specifications well, since the proposed FDDTA
contains a number of inverter blocks. Consequently, it was essential to study the CMOS
inverter functioning in weak inversion prior to expanding these ideas to the entire circuit.

2.3.1. Transconductance of the CMOS Inverter

The circuit of Figure 3 illustrates the schematic of a CMOS inverter’s basic cell. Con-
sidering all transistors saturated in weak inversion (VDS ≥ 3kT/q), and applying (2), we
obtain Ip and In [10]

Ip = ID0p

(
W
L

)

p
exp

(
q

VDD −Vi
nkT

)
(3a)

and

In = ID0n

(
W
L

)

n
exp

(
q

Vi
nkT

)
. (3b)

Assuming Vi = Vo, both pMOS and nMOS transistors conduct the same short circuit
current, ISC. This current charges the inverter up to operate at its threshold voltage, VSP [9].
Since a single inverter works as an amplifier when biased around the point Vi = Vo [8], we
calculate ISC for VSP = VDD/2, according to:

ISC
4
= ID0p

(
W
L

)

p
exp

(
q

VTH
nkT

)
= ID0n

(
W
L

)

n
exp

(
q

VTH
nkT

)
. (4)
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Figure 3. CMOS inverter basic cell: schematic and symbols.

Note that we can establish the threshold voltage by choosing appropriate transistor
geometries and also design the ISC current [10]. In addition, from Figure 3, the output
current is calculated as Io = Ip − In, and by invoking (4), we have:

Io = 2ISC sinh
(

q
VTH −Vin

nkT

)
. (5)

Consequently, differentiating Io should then give the effective transconductance of the
CMOS inverter at the bias point Vi = VTH , according to:

∂Io

∂Vi

∣∣∣∣
Vi=VTH

= −2q
ISC
nkT

= −(gmp + gmn) , (6)

where gmp and gmn are the transconductances of the pMOS and nMOS transistors, respec-
tively. At this point, we define Gm , gmn + gmp and Go is the sum gop + gon to simplify
further equations. In other words, they neither depend on biasing nor geometry parameters,
since they are functions of physical parameters [2,10].

2.3.2. Small-Signal AC Model

The small-signal AC equivalent circuit model of the CMOS inverter has the following
transfer function:

vo(s)
vi(s)

= −
gmp + gmn

sCL + gop + gon

=
−Gm

(sCL + Go)
, (7)

where sCL incorporates the parasitic capacitances inherent to the circuit and the capacitive
load. In addition, gop and gon are the output conductances of the pMOS and nMOS
transistors, respectively.

3. Results

As illustrated in Figure 4, the proposed FDDTA was comprised of eight CMOS invert-
ers. When both pMOS and nMOS transistors were intrinsically matched, a more linear
CMOS V-I conversion was achieved [10], thus reducing distortion effects.

The input stage is characterized by inverters INV1-INV4. All others, INV5 to INV8,
are responsible for controlling Iop and Ion outputs. The cross-connected inverters, INV7
and INV8, inject currents in the impedances represented by the self-connected inverters,
INV5 and INV6, respectively. This proposed schematic was based on previous work
developed by [9], employed for integrated analog filters at very high frequencies, based on
transconductance-C integrators. This architecture requires no auxiliary external calibration
circuit, such as tail current or bias voltage, sources.
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Figure 4. The proposed fully-differential difference amplifier schematic.

3.1. The FDDTA

In this subsection, we describe the modeling of the entire FDDTA circuit based on
the previous concepts. In addition, we cover the overall design and the small-signal AC
inherent model.

3.1.1. Transconductance of the FDDTA

Taking into account the circuit shown in Figure 4, where two differential signals (Vid1,
Vid2) are applied to the FDDTA inputs, we can write:

Vpp = VSP +
Vid1

2
, Vpn = VSP −

Vid1
2

; (8a)

and
Vnp = VSP +

Vid2
2

, Vnn = VSP −
Vid2

2
. (8b)

Regarding the fact that all transistors are similar, we obtain the differential output
current, Iod = Iop − Ion, by invoking (5). Regarding the switching point, VSP = VDD/2, for
all CMOS inverters [9], we obtain:

Iod = 4ISC

[
sinh

(
q

Vid1
2nkT

)
− sinh

(
q

Vid2
2nkT

)]
. (9)

Expanding (9) into Taylor series, around VSP, leads to:

Iod = 2q
ISC
nkT

(Vid1 −Vid2) = Gm[(Vpp −Vpn)− (Vnp −Vnn)] , (10)

as required by (1) to be a FDDTA.

3.1.2. Small-Signal AC Model

We establish that gmi = gmpi
+ gmni

and goi = gopi
+ goni

; leading to the small-signal
model depicted in Figure 5, having output voltages (vop ) and (von ):

von(s) = −
gm1 vpp(s) + gm2 vnn(s) + gm8 vop(s)
sCL + (go1 + go2 + go5 + go8 + gm5)

(11a)
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and

vop(s) = −
gm3 vpn(s) + gm4 vnp(s) + gm7 von(s)
sCL + (go3 + go4 + go6 + go7 + gm6)

. (11b)

Manipulating (11a) and (11b), and regarding the same gm and go for all transistors,
results in a differential output signal according to:

[vop(s)− von(s)]
[vpp(s)− vpn(s)]− [vnp(s)− vnn(s)]

=
Gm

sCL + 4Go
, (12)

Figure 5. The small-signal AC model of the FDDTA.

4. Discussion

Since the overall design follows prior work developed in [10] we used a similar (8 × 8)
array of unity halo-implanted transistors to mitigate the reduction in output impedance in
a single transistor, which was inherent to the halo-implants. Furthermore, a more detailed
discussion about an array of unity halo-implanted transistors can be found in [10,21,22].

All unity pMOS and nMOS transistors inside the distributed layout had their aspect
ratio (W/L) equal to (2.0-µm/2.0-µm) and (0.4-µm/0.6-µm), enabling threshold voltages of
230-mV and 190-mV, respectively.

In addition, we performed a parallel association of six p-MOS and three nMOS to
maintain a weak inversion operation, matching the CMOS inverter threshold to VDD/2 for
a 0.25-V power supply, and accomplishing an overall reduction of the random offset.

The basic CMOS inverter cell had a threshold voltage (VTH) of 125-mV and a 35-nA
short circuit current (ISC), as discussed in Section 2.3, and illustrated in Figure 3.

4.1. Simulated Results

The proposed FDDTA was simulated in the Spectre simulator with BSIM models
and implemented in the GF 130-nm CMOS process. Table 1 contains the values extracted
through computer simulation for pMOS and nMOS transistors inside the distributed layout.
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Table 1. Parameter for pMOS and nMOS transistors inside the distributed layout.

Parameter Value

gop 9.46-nΩ−1

gon 9.45-nΩ−1

n 1.26

The Figures 6 and 7, display the results of slew-rate response, simulated for a 0.5-mV
differential input within a buffer configuration, using three different load capacitances CL
of 15 pF, 30 pF and 60 pF on each output. As can be observed in the figure, the delay of the
output stayed under 10% and, hence, it could be concluded that the circuit provided a fast
response to AC signals.
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Figure 6. Slew rate.
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Figure 7. Slew rate with zoom.

Figure 8 presents the simulation of the FDDTA step response by applying a differential
pulse Vin of 10 mVpk, with an output load CL of 15 pF, in both outputs, and evaluating
the FDDTA response. We could observe the response behavior of a first-order circuit, as
depicted in Equation (12), with a time constant τ = (CL + Cp)/(4Go) and a rise time equal
to Trise(90%) = 4.57 ms.



Electronics 2023, 12, 963 8 of 16

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45

10
-3

-10

-8

-6

-4

-2

0

2

4

6

8

10

10
-3

Figure 8. Step response for the FDDTA.

Figure 9 presents the simulation of the differential transconductance of the FDDTA
structure by sweeping the Vid1 and Vid2 from −125 mV to 125 mv (Vid/2) and evaluating
the output current ∂Iod/∂Vid when Vid1 = Vid2 = 0.

Vid/2 [mV]
-125 -100 -75 -50 -25 0 25 50 75 100 125

∂
I o

d
/∂

V
id
[µ
S
]

0

2

4

6

8

10

12

14

16

18

20

Figure 9. Differential transconductance ∂Iod/∂Vid.

By invoking (9), and using the definitions presented in [10] we can obtain

∂Iod
∂Vid

= q
ISC
kT

[
1

np
cosh

(
q

Vid
2npkT

)
+

1
nn

cosh
(

q
Vid

2nnkT

)]
. (13a)

and transconductance of FDDTA, GFDDTA
m , when Vid1 = 0 and Vid2 = 0, is defined by

GFDDTA
m = q

2ISC
nkT

=
70n

1.26× 25.9m
= 2.22µS, (13b)

which was very close to the simulated value of 2.26 µS, as shown in Figure 9.
Figure 10 shows the open-loop magnitude and phase characteristics of the FDDTA

with a load capacitance of 30 pF in each output. The proposed circuit offered a gain
magnitude around 28 dB, with a cut-off frequency of around 480 Hz, and the gain A0 was
highly sensitive to the transistors’ mismatch. As expressed in (7), and also in Figure 11,
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we can see the results of a Monte Carlo simulation with 1000 samples that followed a
normal distribution and µ of 27.78 dB and which, moreover, shows that the distributed
layout/schematic technique intrinsically matches the CMOS inverters, maintaining the
circuit under accurate control.
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Figure 10. Open loop gain and phase.

Figure 11. Monte Carlo simulation of open loop gain.

Taking (12), we obtain the analytical open loop gain, and compare the result with
Figure 10

AFDDTA
o =

[vop(s)− von(s)]
[vpp(s)− vpn(s)]− [vnp(s)− vnn(s)]

=
1
4

gmp + gmn

gop + gon

(14a)

AFDDTA
o =

1
4

gmp + gmn

gop + gon

=
1
4

2.26µ

9.46n + 9.45n
= 29.80, (14b)

this can be expressed in decibels as 29.4 dB, which was very close to the simulated value of
28.2 dB.



Electronics 2023, 12, 963 10 of 16

The CMRR and PSRR at low frequencies were 54.98 dB and 37.52 dB, respectively,
shown in Figures 12 and 13, followed by their respective Monte Carlo simulations
(Figures 14 and 15), also show the circuit was under accurate control, provided by the
distributed layout/schematic technique. The simulated THD was 1.09% with 0.5-Hz reso-
lution output spectrum for a common mode level of 125-mV, with a differential sinusoidal
wave of 175-mVpp@100-Hz. For this configuration the dynamic range was 40.52 dB.

In Tables 2–4 the PVT corners of the proposed circuit are, respectively, shown. The
MOS transistor corners were slow–slow (SS), slow–fast (SF), fast–slow (FS) and fast–fast
(FF),the voltage corners were ±10% and the temperature corners were −20 ◦C and 100 ◦C.
Therefore, we could conclude that the proposed circuit had acceptable on-chip integration.
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Figure 12. CMRR.
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Figure 13. PSRR.
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Figure 14. Monte Carlo simulation of CMRR.

Figure 15. Monte Carlo simulation of PSRR.

Table 2. Process Corners.

SS SF TT FS FF

Gain (dB) 22.11 24.89 28.20 27.08 29.31

GBW (Hz) 308.40 401.19 479.75 298.57 515.62

CMRR (dB) 51.97 56.12 54.98 53.43 58.07

PSRR (dB) 34.85 21.97 37.52 42.22 38.09

Table 3. Temp. Corners.

SS TT FF

Temp −20 27 100 −20 27 100 −20 27 100

Gain (dB) 29.43 29.33 28.34 19.33 28.20 25.34 26.15 27.31 25.99

GBW (Hz) 479.19 480.15 481.20 451.19 479.75 471.20 430.28 464.42 480.00

CMRR (dB) 54.20 55.01 56.96 51.28 54.98 58.36 55.28 52.57 58.36

PSRR (dB) 35.96 34.85 27.27 39.24 37.52 26.52 41.23 38.09 24.21
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Table 4. Voltage Corners.

VDD (mV) 225 250 275

Gain (dB) 27.45 28.20 31.36

GBW (Hz) 469.32 479.75 480.98

CMRR (dB) 53.01 54.98 55.30

PSRR (dB) 28.98 37.52 38.35

4.2. Measured Results

We performed the measurements in a fully differential buffer configuration of the
proposed FDDTA. This configuration enabled us to analyze the compatibility between
input and output swing, according to Figure 2.

The measurement setup included a Semiconductor Analyzer B1500A and a Dynamic
Signal Analyzer DSA35670A, both operating at room temperature (27 ◦C). In addition, the
load capacitance was 30-pF to each output pin. Figure 16 shows the micrography of the
test chip.

Figure 16. Circuit micrograph overlayed with the layout.

Figure 17 shows the measured output, and the input signals, for a differential sinu-
soidal wave of 100-Hz with an amplitude of 175-mV peak-to-peak, applied to the FDDTA
inputs. It shows that the FDDTA differential output replied to the differential input signal
with some reduction in the output range.

Furthermore, Figure 18 shows the measured Bode plot for the proposed FDDTA buffer
configuration with a cut-off frequency of 3.2-kHz, and. therefore, highlights the first-order
system behavior of the fully-differential buffer configuration.

We measured the harmonic distortion, depicted in Figure 19, using the DSA35670A
Dynamic Signal Analyzer. For instance, we applied, to the FDDTA inputs, a common
mode level of 125-mV with a differential sinusoidal wave of 175-mVpp@100-Hz, while the
DSA35670A was set up with a 100-kHz sample frequency that resulted in a 0.5-Hz FFT
resolution. For this scenario, we expected a 1% HD3 and a HD2 with a small and controlled
amplitude, leading to a THD ≈ HD3, exactly as depicted in Figure 19. In summary, all
those measurements led us to endorse the proposed FDDTA as being fully functional in
accordance with the developed models.
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Figure 17. Fully-differential buffer configuration: measured input and output signals, for a differential
sinusoidal wave of 100-Hz with an amplitude of 175-mV peak-to-peak, applied to the FDDTA inputs.

Figure 18. Fully-differential buffer configuration: measured frequency response with a cut-off
frequency of 3.2-kHz.

Table 5 shows a performance comparison between this work and other low-voltage
and low-power FDDTAs, where our proposed architecture featured the smallest supply
voltage of 0.25V and the linearity of the proposed circuit was consistent with the other
works.
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Figure 19. Fully-differential buffer configuration: measured harmonic distortion. The 0.5-Hz reso-
lution output spectrum for a common mode level of 125-mV with a differential sinusoidal wave of
175-mVpp@100-Hz, leading to a THD ≈ HD3.

Table 5. Performance comparison between proposed FDDTA and other low-voltage low-pass FD-
DTAs architectures.

Parameters This Work IEEE Access
2022 [23]

Sensors 2022
[24]

IEEE TCAS I
2018 [25] IEEE 2015 [26] IEEE 2015 [27]

Technology 0.13 µm 0.18 µm 0.18 µm 0.18 µm 0.18 µm 0.5 µm
Supply voltage 0.25 V 0.5 V 1.2 V (±0.6 V) 0.3 V ±0.4 V ±2 V
Gain 28.20 dB 93 dB - 60 dB 1-20 dB -
Transconductance 2.26 µS 10.7 nS 66 µS 67.7 nS - 24 µS to 468 µS
−3 dB bandwidth 480 Hz <1 Hz 6.4 MHz <10 Hz 23 MHz 1 GHz
Output conductance 18.91 nS - - - 111 nS -
Power consumption 75.30 nW 205.5 nW 6 µW 22 nW 20 µW l.66 mW
CMRR 54.98 dB 67.19 dB - 82 dB - -
PSRR 37.52 dB 81.52 dB - 57 dB - -
GBW 479.75 Hz 18.02 kHz - 1.85 kHz - -
DR 40.52 dB 49.7 dB 63.59 dB 57 dB - -

5. Conclusions

This paper introduced a fully-differential difference transconductance amplifier archi-
tecture, based on CMOS inverters. This design employed an array of halo-implanted MOS
transistors to reduce the negative effects of halo implants on output impedance and better
match the CMOS inverters.

The circuit was implemented in a 130-nm CMOS process and operated in weak
inversion for a 0.25-V power supply; thereby accomplishing specifications suitable for
low-frequency applications.

The measurement results. in accordance with the developed theory, endorsed our
proposed architecture, based on CMOS inverters. In fact, it spared supplementary external
calibration circuits, while keeping performance.
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