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This paper presents design methodology of a low-power

high-frequency second-order Gm-C bandpass filter based on

CMOS inverters for a portable communication systems such

as WLAN, cell phone. Nauta presented an OTA circuit

without internal nodes, it has been widely used in high fre-

quency filter design because Nauta’s OTA circuit can operate

with low supply voltage in deep submicron CMOS. However,

Nauta’s OTA circuit uses control circuits to control the com-

mon mode voltage and DC gain of the OTA which require

relatively large power.

For power consumption of the Gm-C bandpass filter is pro-

portional to the transistor size and the number of transitors.

In this paper, we proposed two methods to save the power

consumption of the bandpass filter.

(1) From the atability analysis of the Nauta’s OTA circuit,

we optimize the transistor size of control circuits in Nauta’s

OTA to save power.

(2) We take out the control circuits from the OTAs and

share them at the same output node in bandpass filter to save

numbers of transistors and moreover, we save a OTA circuit

which has the same operation with a part of the control cir-

cuit. also from the stability analysis we optimize transisors

size of the control circuit. From this method, the power can

be saved by minish the number of transistors.

The Nauta’s OTA circuit consists of core circuit and con-

trol circuits, core circuit is to decide the value of gm. Control

circuits are used to control the common mode voltage and

DC gain of the OTA. Normally, transistors size of control

circuits are almost the same as the transistors size of core

circuit. The first method is to analysis the atability char-

acteristics of Nauta’s OTA circuit, from the analysis result

we confirm that transistors size of control circuits can be re-

duced by half of transistors size of core circuit and the OTA

circuit is still stable. To reduce transistors size of control

circuits means the OTA circuit be low power.

Table 1. Bandpass filter design comparison.

BPF with BPF with Proposed

Original Optimized

Nauta OTAs Nauta OTAs BPF

Supply(V) 1.8/1.76 1.8 1.8

fc(GHz) 2.4 2.4 2.4

Q Fractor 60 60 60

IP3(dBm) 4.79 9.61 9.26

Noise(mVrms) 2.85 2.05 1.48

Power(mW) 97.9 44.1 32.2

The conventional second order Gm-C bandpass filter con-

sists of 4 OTAs, and 3 of them share the same output node.

For all of them have the control circuits, which leads to power

loss. We proposed the new circuit which shares the control

circuits for OTAs have the same output node. Moreover

one OTA in conventional second order Gm-C bandpass filter

operated as resistor which has same operation like common

mode voltage control circuit, this OTA can be saved to re-

duce the number of transistors, which means the power of

bandpass filter can be saved. From the stability analysis

and noise analysis of proposed bandpass filter we clear the

trade-off relationships of power consumption, Q factor, sta-

bility and noise characteristics to make the optimized design

of proposed bandpass filter.

We designed the second order Gm-C bandpass filter with

center frequency of 2.4GHz with TSMC 0.18µm CMOS pro-

cess. Table(1) expresses the simulation result.

From the Table(1) Q factor as high as 60 can be obtained.

Power consumption is reduced by 67% compared with con-

ventional bandpass Gm-C filter built straightforward with

Nauta’s OTA circuits, and that power consumption is re-

duced by 27% compared with the Gm-C filter built with

Nauta’s OTA circuits of optimized transistor sizes.
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1. まえがき

近年WLANや携帯電話などの携帯通信機器では高周波・
低消費電力の連続時間バンドパスフィルタが必要とされる。
Gm-C タイプのバンドパスフィルタはその実現法の有力な
選択肢である。Nauta 教授が提案した OTA回路 (2) は低
電源電圧で動作する微細 CMOSプロセスでの実現に適し，
また内部ノードを持たないため高周波フィルタの設計に広
く用いられている (1) (3)。しかしNautaのOTA回路の内部
でコモンモード制御回路と正帰還回路を用いるため，高い
Q値を求める設計では回路の安定性が問題になり，またそ
れらの回路での比較的大きな消費電力が問題になる。
本論文ではGm-Cバンドパスフィルタの安定性と低消費

電力化を実現するための回路方式を検討する。検討回路で
は次の 2つの視点で消費電力の削減に取り組む。
（1）インバータタイプのGm−C フィルタ回路の消費電
力はトランジスタサイズに比例するので，フィルタ回路の
Q値，安定性とトランジスタサイズの関係を解析し，高い
Q値とフィルタの安定性を保った上で制御回路のトランジ
スタサイズを小さくし，回路の低消費電力を実現する。
（2）フィルタを構成する OTA回路単体をインバータ回
路で構成し，コモンモード制御と高いDC ゲインと高いQ

値を実現するための制御回路を OTA回路単体から取り出
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す。フィルタ内の同じノードを持つOTA回路のコモンモー
ドと正帰還の制御回路を共有させ，回路の規模を縮小した
ことで消費電力の削減を実現する。
文献 (7)でも同様な回路方式を記述しているが，本論文

では次の点が異なり，さらなる電力削減につながる。
•安定性解析の結果から制御回路のトランジスタサイズ
を小さくできる。

•出力ノードを共有して出力抵抗となる 1つの OTA回
路を削除（共有）して，フィルタ回路トータルのイン
バータの数がより少なくなる。

2章では Nauta OTA回路の安定性を解析し，高い DC
ゲインを持つ OTA回路を検討する。3章ではフィルタ回
路の安定性，Q値と消費電力のトレードオフを明確し，高
い Q値を持つ安定した制御回路を共有する Gm-C バンド
パスフィルタの構成を検討する。

2. Nauta OTA回路と用いた低消費電力OTA回
路の検討

本章では，Nauta OTA回路の構成と基本動作と安定性
を解析し，高い DCゲインを持つ OTA回路を検討する。
〈2・1〉 Nauta OTA回路の構成と動作 図 1に 6個
のインバータで構成するNauta OTA回路を示す。インバー
タ 1(Inv1)とインバータ 2(Inv2)は OTA回路のコア部分
であり，OTA回路の gm 値を決める。インバータ 4(Inv4)
とインバータ 5(Inv5)は OTA回路のコモンモード電圧を
決める部分であり，抵抗として働く (図 2(a))。インバータ
3 (Inv3)とインバータ 6(Inv6)は正帰還回路を構成しOTA
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Fig. 1. Nauta OTA circuit.

Fig. 2. Control circuits in Nauta OTA.

回路の DCゲインを増大させる (図 (2(b))。また DCゲイ
ンをチューニングするため外部電源 (V dd′)が必要である。
各インバータのトランジスタサイズは図 1で示したように
Inv1(2) : Inv3(6) : Inv4(5) = 1 : 1 : 7/8である。制御回
路 (Inv3-In6)のトランジスタサイズを小さくすることで消
費電力が削減できる。
〈2・2〉 安定性に関する解析 チャネル長が短いMOS
デバイスではドレイン電流はゲートーソース間電圧の二乗
則から外れて比例関係となり (1)式で表せる (4)。

ID ≈ μnCox

2
W (Vgs − Vth)Esat. · · · · · · · · · · · · · ·(1)

(L=0.18μmでは Vgs が 0.8V程度以上のとき速度飽和領
域になる。電源電圧 1.8V でコモンモード電位が 0.9V 近
辺のCMOSインバータ型回路ではNMOS, PMOSともこ
の条件となるので以下速度飽和領域として解析を行う。)
差動インバータ回路の gm値は (2)式で表せる。(TSMC

0.18μm CMOS のプロセスでは [PMOS のチャネル幅] :
[NMOSのチャネル幅] = 3.45 : 1 に設定することで gmp =
gmn とすることができる。)

gm,inv = μn(p)CoxWn(p)Esatn(p). · · · · · · · · · · · · ·(2)

インバータ回路の gm 値と電流値の関係の SPICEシミュ
レーション結果を図 3に示す。また実際のインバータ回路
では出力抵抗を考える必要がある。DIBL(Drain Induced
Barrier Lowering)およびチャンネル長変調効果を考慮した
短チャネルMOSFETの出力コンダクタンス gds はBSIM3
パラメータを用いた SPICEシミュレーションから第一近
似として次のように表せる。

gds ≈ λIDS . · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · ·(3)

すなわち gds 値はドレイン電流に比例し一定 Vgs バイアス
条件でのトランジスタのサイズ W にほぼ比例し，図 4 の
モデルを用いることができる。またインバータの出力コン

Fig. 3. Relationship between bias current and gm

for an inverter.

Fig. 4. An inverter with output resistance.

ダクタンスは go,inv = gdsp + gdsnであるため，図 1から，
NautaタイプのOTA回路の出力コンダクタンスは次のよ
うに表せる。

go,ota = go,inv2 + go,inv3 + go,inv4

= go,inv1 + go,inv5 + go,inv6.

go,inv1−6はNauta OTA回路の各インバータの出力コンダ
クタンスである。また各インバータの出力は同じバイアス
条件で動作するため，各インバータの出力コンダクタンス
の比はそれらのサイズ (W )の比に等しい。図 1の回路の
小信号差動ゲイン Adiff = (voutp − voutn)/(vinp − vinn)
は次のように表せる。

Adiff =
gm1(2),inv

go,ota − (gm3(6),inv − gm4(5),inv)
.

ここで gm3(6),inv − gm4(5),inv = δgm と定義すると，
δgm = go,ota の場合に OTA 回路の出力抵抗が無限大と
なり，その DC ゲインも無限大となる。すなわち Nauta
OTA回路の安定条件は (4)式となる。

δgm < go,ota. · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · ·(4)

(1), (2)式から δgm と go,otaは次のように表せる。

δgm = (W3 − W4)μCoxEsat. · · · · · · · · · · · · · · · · ·(5)

go,ota = 2λ
μCox

2
VsatEsat(W2 + W3 + W4). · · · (6)

ここで Vsat=Vgs − Vth である。(5), (6)式から (4)式は次
のように表現できる。

λVsat(W2 + W3 + W4) ≥ (W3 − W4). · · · · · · · · (7)

(7) 式は Nauta OTA 回路の安定条件式である。TSMC
0.18μm CMOSのプロセスにおいで Vsat = 0.4V ,λ = 0.1
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Fig. 5. Stability analysis result for the conven-

tional bandpass filter with Nauta OTAs.

Fig. 6. Nauta OTA circuit with optimized size.

として (7)式での各トランジスタサイズを変化させ，計算
を行う。図 5に (7)式の計算結果とシミュレーション結果を
示す。両者は一致していることが確認できた。図 5内の線
は安定状態の境界線であり。線の上の領域は安定領域で下
の領域では不安定領域である。ここでの Invは図 1の各イ
ンバータのサイズW である。Inv3(6)が Inv1(2)の半分に
なっても，Inv4(5)が 0.83× Inv3(6)より大きい場合OTA
回路は安定である。Nauta OTA回路の消費電力は各イン
バータのサイズに比例するため OTA回路の gm 値を決め
る Inv1(2)のサイズW が変わらなくても Inv3-Inv6のイ
ンバータのサイズW が小さければ消費電力の削減につな
がる。Nauta OTAの各トランジスタサイズを境界線の近
くになるように制御回路のトランジスタ回路調整するだけ
で高いDCゲインが得られ，余分な外部電源が不要となる。
安定性解析によってトランジスタサイズを最適化した検討
OTA回路のサイズを図 6で示す。

3. 制御回路を共有するG�-Cバンドパスフィルタ
の構成

本章では検討 2次 Gm-C バンドパスフィルタの安定性，
Q値及び消費電力の関係を明らかにし，またフィルタ回路
のノイズ解析を行う。これらをもとに低消費電力で高いQ
値を持つ安定なバンドパスフィルタの設計法を示す。
〈3・1〉制御回路共有Gm-Cバンドパスフィルタ 図 7
に従来構成の 2次Gm−C バンドパスフィルタを示す，そ
こでは gm1,gm2,gm4の 3個のOTA回路は同じ出力ノード
を持つ。それらのコモン電圧制御回路とDCゲイン制御回

Fig. 7. A Gm-C second-order bandpass filter.

Fig. 8. A Gm-C second-order bandpass filter with

control circuit sharing.

路を共有することができる。
OTA回路本体は 2 つのインバータで構成して OTA回

路の gm 値のみを決める。図 7の中で，OTA回路 gm2 の
プラス側入力とマイナス側出力およびマイナス側入力とプ
ラス側出力が接続され，出力ノード OUTP,OUTN とグラ
ンド間の抵抗 1/gm2として働く。このOTA回路 gm2はコ
モンモード制御回路と同じ構成なのでコモンモード回路と
共有できることがわかる。
図 8に検討する制御回路を共有する 2次 Gm-C バンド

パスフィルタ構成回路を示す。OTA回路 gm1と gm4のコ
モンモード制御回路をCM1(1)で共有し，そのDCゲイン
を増大させる回路をGEN(1) で共有する。またOTA回路
gm3のコモンモード制御と DCゲイン増大させる回路はそ
れぞれ CM(2)と GEN(2)である。
この回路の構成ではOTA回路 gm1,gm3,gm4はインバー

タで構成し，各OTAの gm値を決め，コモンモード制御回
路およびDCゲイン増大させる回路をそれぞれ図 2(a),(b)
で表す。すべての回路をCMOSインバータで構成する。低
電圧動作可能で微細CMOSプロセスでは (速度飽和領域で
動作するので）線形性が良くなる。内部ノードを持たない
ので高周波領域での動作が可能である。制御回路を共有す
ることで消費電力が削減できる。
次 (8), (9)式でそれぞれ図 7のバンドパスフィルタと図

8の提案するバンドパスフィルタの伝達関数を表す。

H(s) =
gm1sC2

s2C1C2 + sC2gm2 + gm3gm4
. · · · · · · · · (8)

H(s) =
gm1(sC2 + A2)

s2C1C2 + sU1 + U0
. · · · · · · · · · · · · · · · ·(9)

ここで
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Fig. 9. Proposed bandpass filter circuit with out-

put resistance.

U1 = C1A2 + C2A1, U0 = gm3gm4 + A1A2

A1 = gmcm1 − gmgen1, A2 = gmcm2 − gmgen2

である。gmgenはDCゲイン増大回路の gm値であり，gmcm

はコモンモード制御回路の gm 値である。OTA回路の gm

値はコア回路のインバータの gm 値によって決まる。
〈3・2〉 検討フィルタ回路の安定性，Q値と消費電力の
関係 図 9に検討バンドパスフィルタの出力抵抗を持つ
回路モデルを示す。go1,go2はそれぞれノードでの出力コン
ダクタンスである。

go1 = gom1 + gocm1 + gogen1 + gom4

go2 = gom3 + gocm2 + gogen2.

ここで gom,gocm,gogenは各OTA回路，コモンモード制御
回路およびゲイン増大回路の出力コンダクタンスである。
出力抵抗を持つ検討回路の伝達関数を (10)式で示す。

H(s) =
As + B

s2 + ω0
Q s + ω2

0

. · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (10)

ここで

A = gm1/C1

B = gm1T2/C1C2

ω0 =
√

(T1T2 + gm3gm4)/C1C2

Q =
√

C1C2(T1T2 + gm3gm4)/(C1T2 + C2T1)

T1 = go1 − (gmgen1 − gmcm1)

T2 = go2 − (gmgen2 − gmcm2)

である。C1 = C2のときの検討バンドパスフィルタのQ値
を (11)式で表す。

Q =
√

T1T2 + gm3gm4

T1 + T2
. · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (11)

伝達関数の極 p1, p2 とゼロ点 z は次のようになる。

p1 = − ω0

2Q
+ j · ω0

√
1 − 1

4Q2

p2 = − ω0

2Q
− j · ω0

√
1 − 1

4Q2

z = −B

A
.

極 p1, p2 の式から分かるように，フィルタが安定であるた
め，極の実数部が s−平面の左側ある，即ちQ値が正である

Fig. 10. Stability analysis result for the proposed

bandpass filter.

Fig. 11. Relatioship beyween Q and MOS size (W)

for the proposed bandpass filter.

必要がある。従って (11)式から安定のためには T1+T2 > 0
が必要である。理論的に T1を負の値にしても T1 +T2 > 0
であれば検討回路は安定であるが，回路設計の余裕を持た
せるため，T1 > 0にして検討回路の設計を行った。(1)式
と (2)式から計算を行い，提案回路の安定性条件を (12)式
と (13)式で表す。

W1 + W4 + Wcm1 + Wgen1

≥ |λVsat(Wgen1 − Wcm1)| · · · · · · · · · · · · · · · (12)

W3 + Wcm2 + Wgen2 ≥ |λVsat(Wgen2 − Wcm2)|.
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (13)

図 10に (12)式と (13)式から計算した検討フィルタ回路の
安定性結果と SPICEシミュレーション結果を示す。SPICE
シミュレーションではトランジスタサイズW を変更して出
力信号の位相解析を行い，位相反転しているかどうかで回
路が安定かを求めた。図 11に (11)式から計算したQ値と
トランジスタサイズの関係グラフを示す。グラフから分か
るように，Wcm2/Wgen2 = 0.7 ∼ 0.8の場合 高い Q値が
得られるが，Q値の変化の激しいのでQ値を安定させるた
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Fig. 12. Noise modeling for the proposed bandpass

filter.

めのチューニング回路が必要である。図 10, 図 11からフィ
ルタ回路を安定させるためには gmcm1 のサイズは gmgen1

のサイズの 80%以上でなければならないことがわかる。ま
た gmcm2 のサイズは gmgen2 のサイズの 80%あたりで最
も大きな Q値が得られ，安定かつ Q値の高い検討回路の
設計ができる。
〈3・3〉 検討フィルタ回路のノイズ解析 ノイズ特性
はバンドパスフィルタ回路の設計において重要なパラメー
タの一つである。ここでは検討回路のノイズモデルを作成
しこのモデルを用いて (狭い通過領域を持つ) バンドパス
フィルタの通過帯域内のノイズ量を解析する。MOSトラ
ンジスタ単体を発生する熱ノイズは i2d = 4kT · γ · gm(n,p)

と計算できる。ここで γ はトランジスタ基本パラメータと
バイアス状態の関数であり，短チャンネルトランジスタの
場合 γ = 2 ∼ 3 である。インバータ回路では発生するノ
イズ電流は i2d = 4kT · γ · gm のように見積もれる。ここ
で gmはインバータの gm値である。図 12に検討バンドパ
スフィルタのノイズモデルを示す。In1 は OTA回路 gm1

と gm4,CM(1),GEN(1)制御回路のノイズ電流の和，In2は
OTA回路 gm2,CM(2), GEN(2)制御回路のノイズ電流の
和であり，それら次のように表せる。

I2
n1 = 4kT · γ(gm1 + gmcm1 + gmgen1 + gm4)

I2
n2 = 4kT · γ(gm3 + gmcm2 + gmgen2).

すべてのノイズ電流が等価的に出力ノードに集中するとし
た場合を In(出力換算ノイズ電流)とすると次の関係が得ら
れる。

I2
n =

(
gm3

sC2

)2

· I2
n2 + I2

n1.

入力換算ノイズ電圧を Vnin とすると次の関係が得られる。

V 2
nin = V 2

nin1 + V 2
nin2.

ここで，

V 2
nin1 =

(
1

gm1

)2

I2
n1

V 2
nin2 =

(
1

gm1

)2 (
gm3

sC2

)2

I2
n2

である。高い Q値を持つバンドパスフィルタの場合 信号
帯域内のノイズのみ考慮すればよい。信号帯域の中心周波
数を fc とすすると信号帯域は (fc − BW

2 ∼ fc + BW
2 )と

なり，次の関係が得られる。

V 2
nin1,rms =

BW

g2
m1

I2
n1

V 2
nin2,rms =

BW

g2
m1

(
gm3

πC2

)2 1
4f2

c − BW 2
I2
n2.

gm3 = gm4,C1 = C2 の場合は，fc = gm3/2πC2 となり，

V 2
nin2 =

BW

g2
m1

I2
n2

が得られる。入力換算電圧ノイズは (14)式と導出できる。

V 2
nin =

BW

g2
m1

(I2
n1 + I2

n2). · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (14)

(14)式中での gm1はバンドパスフィルタのゲインに比例
し，I2

n1 + I2
n2はQに比例する。したがって狭いバンドでの

入力換算ノイズはQ値に比例しバンドパスフィルタのゲイ
ンに反比例する。高いQ値のフィルタではノイズを抑える
ため gm1値を大きくする必要があるが，gm1を大きくする
と消費電力が大きくなり，また通過帯域でのゲインが大き
くなり線形性が劣化する。すなわちノイズ，消費電力，線
形性はトレードオフの関係にある。(14)式の計算によって
ノイズ仕様を満たす最小の消費電力になるようなバンドパ
スフィルタ回路を設計することができる。これらの理論解
析結果は SPICEシミュレーションでのノイズ解析結果と
ほぼ一致することを確認した。
〈3・4〉 検討バンドパスフィルタ回路の設計例 前節
までの検討回路の安定性，Q値及びノイズの解析結果にも
とづき，高いQ値の安定なバンドパスフィルタの設計法と
設計結果を示す。安定性を保ち高いQ値を得るためのトラ
ンジスタサイズの設計を次のように行った。

Wcm2 = 0.8 × Wgen2

Wcm1 = 0.83 × Wgen1

gm3 = gm4 = 2 × ggen1

ggen1 = 1.5 × ggen2.

またノイズと線形性の観点から gm1 > gm3とした。素子の
ばらつきを考慮して多少サイズがはらついても回路の動作
に対する影響が小さいことを確認した。表 1に (1) Nauta
OTA を用いた従来バンドパスフィルタ，(2) Nauta OTA
を用いたトランジスタサイズを最適化した従来バンドパス
フィルタ及び (3) 上記で設計した検討回路を用いたバンド
パスフィルタの設計パラメータ値を示す。各回路の伝達関
数をそれぞれ (8), (10)式で示す。検討回路ではトランジス
タサイズを小さくし，また余分な回路を削除して寄生容量
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Table 1. Bandpass filter design parameter.

BPF with BPF with Proposed

Original Optimized

Nauta OTAs Nauta OTAs BPF

gm1(S) 24m 16m 16m

gm2(S) 2.5m 0.8m N/A

gm3(S) 22m 14m 12m

gm4(S) 22m 14m 12m

Cap(F ) 0.40p 0.47p 0.47p

Table 2. Bandpass filter design comparison.

BPF with BPF with Proposed

Original Optimized

Nauta OTAs Nauta OTAs BPF

Supply(V) 1.8/1.76 1.8 1.8

fc(GHz) 2.4 2.4 2.4

Q Fractor 60 60 60

IP3(dBm) 4.79 9.61 9.26

Noise(mVrms) 2.85 2.05 1.48

Power(mW) 97.9 44.1 32.2

Fig. 13. Gain characteristics SPICE simulation re-

sults for the conventional and proposed bandpass

filters.

Fig. 14. Linearity SPICE simulation results using

the two-tone input for the conventional and pro-

posed bandpass filters.

を削減し小さい回路で構成することができ，その分低消費
電力化となる。(キャパシタの値は寄生容量値が含まれてい
ない)。表 2に表 1のパラメータを用いた回路の SPICE解
析結果を示す。
図 13に検討回路のAC解析と過渡解析によって得られた

周波数特性 (ゲイン特性)の結果を示す。Q値はほぼ 60が
得られた。過度解析の際には入力信号は 2mVpp とした。
図 14に検討バンドパスフィルタ回路の 2トーン入力による
線形性解析結果を示す。解析結果から検討回路の消費電力
は従来 Nauta OTAで構成したフィルタ回路に比べて 67%
の削減が確認でき，またトランジスタサイズを最適化した
Nauta OTAで構成したフィルタ回路に比べで 27%の削減
が確認できた。

4. む す び

制御回路を共有する 2次 gm-C バンドパスフィルタを検
討した。検討回路ではすべての回路をインバータで構成し，
そのインバータ数を最小とする。また検討回路の安定性Q
値，消費電力及びノイズ解析を行うことで高い Q 値の安
定した低消費電力のバンドパスフィルタの設計法を検討し
た。TSMC 0.18μm CMOSプロセスを用いた SPICEシ
ミュレーションの結果から検討設計法での回路の消費電力
は Nauta OTA回路を用いたバンドパスフィルタに比べて
67%の削減が確認できた。また安定性解析によってトラン
ジスタサイズを最適化した Nauta OTA回路を用いた従来
型のバンドパスフィルタより消費電力が 27%削減効果が確
認できた。
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