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Abstract - This paper describes design of a second-order continuous-time Gm-C bandpass filter based on
Nauta’s OTA for applications in continuous-time bandpass ∆Σ AD modulators. Our design shows that by
using 0.25µmCMOS process, Gm-C bandpass filter with center frequency of 1GHz, bandwidth of 45MHz and
Q factor of 22, passband gain of 20dB may be feasible.
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I. はじめに

著者らは携帯電話や無線 LAN等の通信システムへ
の応用を目的に高周波・低消費電力での CMOS連続時
間バンドパス∆ΣAD変調器の実現の検討を行っている
[1]. この内部で用いる連続時間バンドパス・フィルタを
gm-C フィルタ [3, 4, 5]を用いて中心周波数が 1GHz,
Q 値が 20を目標としている.　このため帯域が高く
また (中心周波数が 2πgm/C で決まるため）gm 値が

大きい CMOS OTA (Operational Transconductance
Amplifier)回路が必要であるが、このCMOS OTA回
路として Nauta のOTA回路 [6, 7]が適していると考
えた. Nautaの OTA回路のノイズと非線形性の特性
を分析し寄生容量の効果を考慮してNauta OTAを用
いた２次のバンドパスフィルタを設計した. SPICEシ
ミュレーションで中心周波数 1GHz、Q値が 22を達
成していることを確認したので報告する.

II. Nauta のOTA回路
　高周波Gm-Cフィルタの実現のためには、フィルタ
の基本素子であるOTA回路に対し、次のことが必要
である.　 (i) 高い DCゲイン. (ii) 高周波数で動作可
能. (ii) 高い線形性.

NautaのOTA回路は図１のように６つのインバー
タで構成され、回路は対称であるのでインバータの偶

数次非線形性はキャンセルされる.　内部ノードが無
いため寄生容量による高次極が発生せず理想に近い積

分器が実現でき、高周波特性が良いフィルタを構成で

きる [6, 7, 8]. 以上の特徴から Nautaの OTA回路は
今回のフィルタ実現に適していると考える.
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図 1: Nauta の OTA回路.
Fig.1: Nauta’s OTA circuit.
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2.1 NautaのOTA回路の解析

差動入出力の NautaのOTA回路は２つの CMOSイ
ンバータ回路が基本になっている [6, 7]. 図 2 におい
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図 2: Nauta の OTA回路のコア部分.
Fig 2: Core of Nauta’s OTA circuit.

て、入力電圧 Vinp, Vinm は次のように表される.

Vinp = Vcm +
1
2
Vd, Vinm = Vcm − 1

2
Vd.

ここで Vcm は入力コモンモード信号成分、Vd は入力

の差動信号成分でそれぞれ次のように定義する.

Vcm =
1
2
(Vinp + Vinm), Vd = Vinp − Vinm.

次の条件でインバータ入力が Vcm の時、出力電流は

ゼロになる.

Vcm =
Vdd − |Vthp| + αVthn

1 + α
,

α =

√
βn

βp
, β =

1
2
µCox

W

L
.

図 2ですべての PMOS, NMOSが飽和領域で動作し
ているとき次の関係が 成立する.

i1 = βp(VDD − Vinp − |Vthp|)2,
i2 = βp(VDD − Vinm − |Vthp|)2,
i3 = βn(Vinp − Vthn)2,

i4 = βn(Vinm − Vthn)2.

差動出力電流を次のように定義する.

iop = i2 − i4, iom = i1 − i3,　 iout = iop − iom.

このとき

iop = βp(VDD − Vinm − |Vthp|)2

− βn(Vinm − Vthn)2,

iom = βp(VDD − Vinp − |Vthp|)2

− βn(Vinp − Vthn)2

となり、差動出力電流 ioutは次のようになる.

iout = [βp

(
VDD − |Vthp|

) − βnVthn] · Vd

+ (βn − βp)Vcm · Vd.

式を整理すると次のように gmが得られる.

gm =
(
VDD − |Vthp| − Vthn

)√
βpβn. (1)

Gm-C フィルタではプロセス変動、温度変動に応じ
てOTA回路の gm値を（自動）調整する必要がある.
Nautaの OTA回路では gm 値を調整するためには式

(1)から β（すなわちMOSのサイズWn/Ln, Wp/Lp),
VDD, Vthp, Vthn のいずれかを変化させればよいこと

がわかる. 文献 [6, 7]では VDDを外部からの電源電圧

ではなく内部的に作り出しこの値を自動調整して gm

値を制御している. また、図 1で INV4, INV5 が負
性抵抗として働くので、OTAの出力抵抗を補正して
OTA回路の DCゲインを向上させると同時に出力の
コモンモード電圧を制御することが出来る.負性抵抗
による補正を行うため INV4, INV5は (INV1, INV2,
INV3, INV4とは）別の補助電源電圧を用いる.

III. NautaのOTA回路の非線形性とノイ
ズ解析
　OTA回路の非線形性はGm-Cフィルタ全体の線形
性を左右するため、OTA回路の線形性を分析する必
要がある。またOTA回路で線形性とノイズはトレー
ドオフであるので [9]、ノイズについて分析し線形性
とノイズに適する回路設計を行う事が必要である.
3.1　OTA回路の非線形性に関する分析

　OTA回路の非線形性の原因: 1:MOSトランジスタ
間のミスマッチ. 2:MOSトランジスタ閾値電圧のミス
マッチ. 3:キャリア移動度の低下. 4:高周波領域で寄
生容量の影響 .
トランジスタの移動度の式は以下のように表される.

µn =
µn0

1 + θn(Vgsn − Vthn)

µp =
µp0

1 + θp(Vsgp − |Vthp|) .

図 2での Nauta OTA回路の電流関係を整理すると

Iout = Iop − Iom

= (I3 − I1) − (I4 − I2)

= (I3 − I4) + (I2 − I1)
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となる. 関係式を Taylor展開を行なう.

I3 − I4 ≈ β0nVon(1 + 1
2θnVon)

(1 + θnVon)2
· Vid

− θnβ0n

2(1 + θnVon)4
1
4
V 3

id.

I2 − I1 ≈ β0pVop(1 + 1
2θpVop)

(1 + θpVop)2
· Vid

− θpβ0p

2(1 + θpVop)4
1
4
V 3

id.

ここで

Von = Vcm − Vthn, Vop = VDD − Vcm − |Vthp|,
β0n = µn0Cox

Wn

Ln
, β0p = µp0Cox

Wp

Lp
.

出力電流：Iod ≈ α1Vid + α3V
3
id.　また

β0n ≈ β0p = β0, Von = Vop = Vo

と仮定とすると次の関係が得られる.

α1 ≈ 2β0Vo, α3 ≈ −β0

8
(θn + θp),

gm(Vid) =
δIod

δVid
= α1 + 3α3V

2
id.

Nautaの OTA回路の３次歪みは次のようになる.

α3

α1
≈ −θn + θp

16Vo
= − θn + θp

8(VDD − |Vthp| − Vthn)
.

3.2　OTA回路のノイズ分析
OTA回路のノイズモデルは高周波領域において熱雑
音だけを考えると図 3のようになる.
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図 3: 　 OTA回路のノイズモデル
Fig.3: Noise model of OTA circuit

一つのインバータの出力換算電流雑音は次のように

なる.

i2inv = 4kTgmndf + 4kTgmpdf

gmn = gmp, gmn + gmp = gminv

と仮定すると、OTAの出力換算電流ノイズは次の式
に表される.

i2nd = 4kTdf

6∑
n=1

gminv
n

OTA 回路の非線形性とノイズの最適化は電源電圧、
gm に関係する事が分かる.
3.3　OTA回路からなる積分器の特性

設計したOTA回路の高周波を確認するため、OTA回
路からなる積分器の解析を行った. 図 4にその AC解
析結果を示す.
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図 4: Gm-C積分器のゲインと位相特性.
Fig.4: Gain and phase characteristics of Gm-C

integrator.

IV. 高周波バンドパスGm − Cフィルタ
バンドパスフィルタの実現法として能動タイプと受動

タイプに分類できる. 能動タイプのものはオペアン
プを用いた能動 RCフィルタ及びOTA回路を用いた
Gm-Cフィルタのものがある [3, 4, 5, 9, 10]. また受
動タイプは抵抗 Rと容量 Cを用いた RCポリフェー
ズ・フィルタがある [11, 12, 13]. Gm-C フィルタは
Passive RLCフィルタを原型とし、gyrator構造を用
いて L,Rを等価的に Gmで実現するフィルタである.
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オープンループで構成されるため、高周波領域での動

作に適している.
今回の設計目標は中心周波数 fc = 1GHz、Q = 30、

1GHzでのゲイン 20dBとした.

4.1 ２次 Passive RLCフィルタ
今回設計を行った Gm − C フィルタの原型となる

Passive RLCフィルタを図 5で示される.

C L R

VoGminVin

図 5: Passive RLCフィルタ.
Fig.5: Passive RLC filter.

このフィルタの伝達関数は次の式で表わせる.

Vo

Vin
(s) =

sgmL

s2LC + s L
R + 1

正規化したバンドパスフィルタの伝達関数から

T (s) =
A( s

ω0
) 1

Q

( s
ω0

)2 + ( s
ω0

) 1
Q + 1

ω0 = 1√
LC

, Q = R
√

C
L , A = gmR が得られる.

この RLC フィルタをベースにして次のように２次
Gm − C バンドパスフィルタの設計を行った.
4.2 ２次高周波 Gm − C バンドパスフィルタの設計

　　図 6で示すように、３つのGm素子（入力 gm1と

2つの gm）と１つのキャパシタ (C2)でインダクタン
スを構成し、１つのGm素子 (gm2)で抵抗を構成する
事で、Gm − C バンドパスフィルタの設計を行った.
その伝達関数は次のようになる.

Vout

Vin
(s) =

s · gm1C2/g2
m

s2 · C1C2/g2
m + s · gm2C2/g2

m + 1

ω0 =
gm√
C1C2

, Q =
gm

gm2
·
√

C2√
C1

, A =
gm1

gm2
.

4.3 Gm − C フィルタの高周波領域での動作

高周波領域において寄生容量の影響が無視できなく

なるが、今回の設計で用いたインバータ構造の OTA
回路ではミラー効果の影響で寄生容量が更に大きくな

+
-

+

-

+
-

+

-
+
-

+

-

+
-

+

-

vinp

vinn

voutp

voutn

gm1 gm2

gm

gm C1

C2

図 6: Gm-Cバンドパスフィルタ
Fig.6: Gm-C bandpass filter.

る. その寄生容量は OTA回路の入力と出力端子で集
中すると考え、図 7のようにモデル化できる.
寄生容量はバンドパスフィルタのキャパシタ C1,C2
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図 7: 寄生容量を持つ Gm-Cバンドパスフィルタ.
Fig.7: Gm-C bandpass filter with parasitic

capacitances.

と合わせ、フィルタ回路の高周波動作を決める. その
実際実効キャパシタをCeff1, Ceff2とすると次の関係

が得られる.
Ceff1 ≈ C1+Cgs,gm+Cgs,gm2, Ceff2 ≈ C2+Cgs,gm.
高周波数ではバンドパスフィルタの伝達関数は次の式

で表せる.

Vout

Vin
(s) =

s · gm1Ceff2g
2
m

s2 · Ceff1Ceff2/g2
m + s · gm2Ceff2/g2

m + 1

ω0 =
gm√

Ceff1Ceff2

, Q =
gm

gm2
·
√

Ceff2√
Ceff1

.

計算によって Ceff1 ≈ 0.89pF , Ceff2 ≈ 0.87pF が得
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られた. 設計目標を達成するための各Gm値は図６で

gm = 5.58mS, gm1 = 1.86mS, gm2 = 0.186mS であ

る.　設計した Gm-C フィルタとベースである RLC
フィルタの AC解析を図 8に示す.
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図 8: RLCフィルタと Gm-Cフィルタの AC解析
Fig.8: AC analysis of RLC filter and Gm-C

bandpass filter.

Table 1: モデルの RLC フィルタと設計 Gm-C フィルタ
RLC Filter Gm-C Filter
fc = 1GHz fc = 1GHz

Av(1GHz) = 20dB Av(1GHz) = 19dB

BW = 33MHz BW = 45MHz

Q = 30 Q = 22

　

設計したGm-Cフィルタの時間応答シミュレーション
結果を図 9に示す. 入力信号は 1GHz, 20mVpp の正

弦波である. OTA回路の電源電圧 (2.7V)と補正電源
電圧 (2.85V)が異なるため、入力と出力信号のコモン
モード電圧が異なる.

Table 2: RLCフィルタと Gm-Cフィルタの (等価)素子値

RCL Filter Gm-C Filter
L = 39nH Leff ≈ 26.4nH

C = 0.65pF Ceff ≈ 0.96pF

R = 6.67kΩ Rrff ≈ 3.65kΩ

　

　

4.4 Gm − C フィルタの線形性解析

　　高周波領域で動作するバンドパスフィルタでは３

次相互変調歪み (IM3)が最も問題となる歪み成分とな
る。入力が

Vin(t) = Acos(ω1t) + Acos(ω2t)

の場合、出力の信号成分と３次相互変調歪み成分はそ
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図 9: Gm-Cバンドパスフィルタの時間応答.
Fig.9: Transient analysis of Gm-C bandpass filter.

れぞれ α1A + 9
4α3A

3 と 3
4α3A

3となる. したがって

IM3 ≈ 3
4
· |α3|
|α1|A

2 = 3HD3

入力信号が f1 = 1GHz. f2 = 1.01GHzの場合、３次

相互変調歪み成分が 990MHzと 1.02GHzで現れ 入

力振幅 A = 20mV のとき IM3 ≈ −41.2dBとなった.
4.5 Gm −C フィルタ・チューニング用レギュレー

タ

今回設計した回路を用いたOTA回路は電源電圧を制
御することで gm 値を調整できる. このためのシリー
ズレギュレータとしては電源 Vppのノイズの影響を受

けにくいように図 10のNMOSで受けるタイプのもの
を使用する. (PMOSで受ける回路は電源ノイズの影
響が大きい.) オペアンプのプラス側入力の Vcm を制

御することで Vddの値、したがって gmの値を調整で

きる. 入力信号が 1GHzの場合に、Vddの Vppに対す

る PSRRは ≈ −47.4dB となった.

Amp

Vpp

Vcm

Vdd

R1

R2

図 10: Gm-Cバンドパスフィルタのチューニング用レ
ギュレータ.
Fig.10: Regulator for Gm-C bandpass filter tuning.

4.6 Gm − C フィルタのシミュレーション特性
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Table 3: Gm − C フィルタ全体のシミュレーション結果
Process 0.25µm CMOS
Filter Type 2nd-order bandpass
Power Supply 2.7V(2.85V)
Power Conception < 50mW

Center Frequency 1GHz

Passband Width 45MHz

Q-Factor 22
Passband Gain 19dB

Group Delay 4.57nS

Output Noise Density 17.2 nV√
Hz

Noise(950MHz 1.05GHz) 171.6µVrms

IM3 −41.2dB

V. まとめと今後の課題
CMOS IC内での高周波フィルタの実現のためには

CMOSチップ上に Lを作成した LCフィルタが用い
られることが多く、Gm-Cフィルタでの実現例は少な
い. しかしながら CMOS IC内では Gm-Cフィルタ
のほうが実現しやすい. 我々は Nauta のOTA回路を
用いた Gm-C フィルタでの高周波フィルタの実現の
可能性を検討した.　 0.25µm CMOS BSIM3v3 パラ
メータでの SPICEシミュレーション上では 1pF未満
の容量 Cを用いて中心周波数 1GHz、Q値 22のバン
ドパスフィルタがで実現できた. 今後は以下のことを
行っていく.

• Gm-Cバンドパスフィルタの基本素子であるOTA
回路の非線形性とノイズのトレードオフの関係を

更に明確し、回路の最適化設計を行う.

• 設計したバンドパスフィルタの特性を生かし、連
続時間バンドパス∆ΣAD変調器全体の設計、試
作していく.
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