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Abstract

A new low voltage operatlngfully differential CMOS OTA construction, which uses dual-input cascoded CMOS inverters, is

proposed･ The OTA is a twoIStage configuration with dual-input cascoded CMOS inverters at the input stage,and traditional CMOS

inverters in the output stage, witha common-mode feedback path formthe output teminals to one of the input teminals of cast

coded CMOS invertersI The OTA has been designed and fabricated in a O･ 15 pm triple-well CMOS process, in order to effectively

reduce its threshould voltages by the bulk bias technique･ The OTA successfully operated from l V power supply, with 59 dB of

differentialvoltage gain, 80･9 dB of CMRRand 25 MHz of umity gain frequency, at 60 FLA of current consumptlOn･

キーワード:カスコード型cMOSインバータ,全差動oTA,同相除去回路,高電圧利得,低電圧動作

(Cascoded CMOS Inverter, DifferentialOTA, Corrmon-Mode Rejection Circuit, High Voltage Gain, Low Voltage Operation )

1.はじめに

携帯電話用などの通信機器をはじめとしたシステムLSI

を,より高速化する要求は留まるところを知らない.シス

テムの多くはアナログ回路とデジタル回路の両方からなっ

ており,低コスト化と高速処理,つまり高周波における寄

生インピーダンス抑制のため,ひとつのチップに混載する

手法が広く用いられている.

また近年,半導体デバイスの面からも,高速化を図るた

めデバイスの微細化が進められている.しかし,デバイス

の微細化はMOSの固有利得の低下,ならびに耐電圧の低

下を伴っており,アナログ回路においては特に問題となっ

ている.固有利得の低下は増幅器の利得低下に直結してお

,高利得を実現できる回路構成が望まれている･さらに,
低電圧動作の面でアナログ回路はデジタル回路と比べて後

れを取っており,アナログ･デジタル混載チップを低電圧

で実現するうえで,アナログ回路の低電圧動作が強く求め

られている.

アナログ回路増幅器の低電圧動作を目指し, CMOSイ

ンバータをコアとして疑似差動oTAを実現する研究があ

る(1)(2).従来,増幅器にはトランジスタ縦横み3段の差動

対が広く用いられてきたが,基本的なcMOSインバータは

MOS縦横み2段構成であり低電圧動作に有利である.しか

し一方で, CMOSインバータ単体では同相除去機能がなく,

微細プロセスでは固有利得が低い問題点がある.

そこで本報告では,微細プロセスを用いて1.OV動作で

60dBの高利得を実現するCMOSインバータベースの疑似差

動oTAの設計を目標とした.疑似差動oTAはCMOSイン

バータを複数個用いて同相信号を打ち消す構成とし, CMOS

インバータ2段構成として電圧利得を高める.ざらに電圧

利得を高めるべく,負荷ドライブ能力と大きな出力振幅が

要求されない初段のインバータをカスコード化することを

眉.'
図1カスコード型cMOSインバータを用いた全差動oTA

Fig. 1. Fully DifferentioalOTA Using CMOS Cascode Inverters

検討した.カスコード化は縦横みするMOSが4個となり,

低電圧動作化に逆行するように見える.しかし,本報告で

LSI試作に使用した製造プロセスはトリプルウェル構造で

あり, pMOSとNMOSの両方のバルク端子に独立にバイア

ス電圧を与えられることから,基板バイアス効果によって

MOSの実効的にしきい値電圧(Ⅵh)を低減することで低電

圧動作を実現できた.

2.提案するOTA

本報告で提案する,カスコード型cMOSインバータを用

いた全差動oTAを図1に示し,図2(d),(e)にカスコード型

2入力cMOSインバータを示す.同インバータはMOS縦

横み4段のインバータであり,図中のM2,M3のMOSをカ

スコード接続することで電圧利得(出力抵抗)を高めている.

図2(b)に示すように2つのCMOSインバータで差動出

力を打ち消すことができる.つまりこの方法を用いて,出

力側の同相成分を入力側にフィードバックして同相成分を

打ち消すこともできる.同図(a)に示すカスコード型1入

力cMOSインバータを,同図(b)のCMOSインバータに導

入して考えると,同図(C)の回路となる.そして,破線で囲

んだカスコードトランジスタを共用化し,カスコード型2

入力cMOSインバータを導入する.このCMOSインバー

タはMl(Ml′),M4(M4′)をそれぞれ同じサイズのMOSで並
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(b)　　　　(C)　　　　　　　(e)

図2 (a)カスコード型1入力cMOSインバータ･ (b)差動

信号を打ち消すcMOSインバータの接続, (C)同図0,)に対

応した回路図, (d)カスコード型2入力cMOSインバータ,

(e)カスコード型2入力cMOSインバータの回路モデル･
Fig. 2･ (a)Single input type cascoded CMOS inverter･ (b)CMOS

inverters canceling differential-mode signal･ (C)Deteiled circuit for

(b), (d)Double inputtype cascoded CMOS inverter, (e)Circuit

symbol of (d)･

列構成としており, 2入力1出力型のCMOSインバータで

ある.同図(e)はこのインバータを表わすシンボルであり,

図1に用いている.同図(d)は通常の差動対とは逆に, 2つ

の入力の同相成分は増幅し,差動成分は増幅しない特徴を

有する.

本研究のLSI試作で使用する製造プロセスはルネサステ

クノロジ0.15〃mCMOSプロセスである･同プロセスにお

けるhs-MOS(high speed MOS)を用いた場合,電源電圧は

1.5Vが標準値であるが,プロセスがトリプルウェル構造で

あることから, MOSのバルク端子のバイアス次第では基板

バイアス効果によってⅥhが低減できるため,目標に挙げ

た1.OV動作の増幅器も実現可能と期待される.

3.基板バイアス効果によるⅥhの低減

基板バイアス効果によってⅥhがどれほど低減できるか

をシミュレーションで調べた.シミュレーション回路は図

3,図4に示した. MOSのバルクーソース間電圧vBSを変

えた場合の,ゲートソース間電圧vGSとドレイン電流の

平方根∨石の関係をシミュレーションによって求めたとこ

ろ, VBSが高くなるにつれて寸石の立ち上がるVGSが低く

なる結果を得た. I,の立ち上がるVGS電圧がしきい値電圧

と考えることができるので, VBSとvthが反比例している結

果を得た.

図5(NMOS),図6(PMOS)にVGS=0,0･4Vにおけるシミュ

レーション結果を示す.両図では,直線的な特性部分を横軸

まで外挿し,各MOSのVthの値も概算した. vBS=0･4Vを

与えた場合, vBS=0と比べ, PMOSにおいては約62mV,

pMOSにおいては約80mVのⅥh低減が確認できた.

vBSをさらに大きくすればvthもさらに低減できるが,過

図3　VGS一寸石特性のシミュ　図4　VGS-∨石特性のシミュ

レーション回路(NMOS)　　レーション回路(PMOS)

Fig･ 3･ Simulation circuit for Fig･4･ Simulation circuit for

VGS- ∨石responses, NMOS VGS一寸石responses, PMOS
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図5　VGS-J石特性(NMOS)と低減できるVthの概算

Fig. 5. VGS- ∨石responses, NMOS, and rough estimation of Vth
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図6　VGS-∨石特性(PMOS)と低減できるVthの概算

Fig. 6. VGS- ∨石responses, PMOS, and roughestimation of Vth

度のVBS印加はバルク電流の増加を招く. vBS=0･4Vでの

バルク電流をシミュレーションで求めたところ, NMOSが

2pA, PMOSが10nAであり,ばらつきを考慮しても設計

に問題ないと判断した.

図5,図6に示したがvBS=0.4V印加した場合, vth-

311 mVのNMOS, Ⅵh - 236mVのPMOSがそれぞれ低

ⅥhMOSとして使用できる.しかしM2,M3に関しては信号

増幅時にVBSが変動することを避ける目的でパルクーソー

ス間を短絡するに留めた.

4.カスコード型cMOSインバータの設計

本章では図2(d)に示したカスコード型2入力cMOSイン

バータの設計について述べる.電源電圧1.OVに対しMOS

縦横み4段構成を動作させる設計は容易ではないため,ま

ず4個のMOSの動作環境を考えバイアス電圧の設計を行

い,そのバイアス電圧を満たすようにMOSのサイズ設計

を行った.

(4･1)バイアス電圧設計　当初,各MOSのドレイン
ーソース間電圧V,Sを均一に250mVとして,動作電流を

揃えるようなMOSサイズの設計を試みたが,設計不能で
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表1カスコード型cMOSインバータのバイアス設計にお

ける初期条件I

Table 1. Initial conditions for designlng bias voltages ofcascode

CMOS inverterf

M〝l 毎xbVoDm 蒜ﾖﾆv匁ﾒVGSm 錨E6ﾒ�������

M4 3b264 云ｸﾂ500(固定値) cB����������

M3 b100(保証債) 辻416 辻�����

M2 s2100(保証値) 辻473 辻����

M1 189 云ｸ緯"500(固定値) ヲ�����������

表2　カスコード型cMOSインバータのバイアス設計I

Table 2･ Designed bias voltages of cascode CMOS inverterI

Mm 蛭FVoDm 蒜ﾖﾆv匁ﾒVGSm 錨E6ﾒ�����

M4 3b264 500 cB��������

M3 b100 都2絣416 s2絣������

M2 s2100 都2絣473 s2絣�����

Ml �3���189 �����500 �#ヲ�

あった.そこで縦横み4個のMOSを同じvDSで動作させ

るのではなく, 5極管領域で動作可能な余裕を同じ程度持

たせるvDS配分による設計を行った.

まず, M2, M3のカスコードMOSに関しては,信号増幅

をするMl, M4と比べ, 3極管領域で動作しても電圧利得

(出力抵抗)が低下するだけで回路が動作しなくなるわけで

はない.したがって, M2, M3のVDSを抑え,その分信号

増幅をするMl, M4にVDSの余裕を持たせる.また, vG2,

vG3に関しては, vGS=0.5Vにこだわらず,最低限のオー

バードライブ電圧V.D(=VGS-Vth)を確保して5極管領域で

動作しやすくする必要がある.ちなみに,カスコード接続

したMOSは1/gm抵抗と等価である(3)である.

まず, MOSのチャネル導通の条件はV｡D >0である.また,

5極管領域動作の条件はvDS > VoDであり, vma,gln = VDS-VoD
を定義することでVmNg.n>0と条件を簡単化する.設計は

MOSの製造バラツキの範囲をⅥh=±100mVと大きめに考

え, M2, M3のVoDとMl, M4のVma,ginを最低限100mV

確保するように設計を行う.ここまでの条件を表1にまと

めた.

表1の条件から,芋づる式に空欄の電圧値を求めることが

できる. V.Dl, V.D4はvGS-Vthから, vGS2, VGS3はV.D-Vth

から, vDSl, VDS4はvoD+Vmarginからそれぞれ計算できる.

ここまでの計算結果は表1に太字で記した. vDSl, VDS4に

は1.OVから残った347mV(=VDD- VDS2 lVDS3)を均等に

173.5mVずつ割り振り,それに従いmargi｡1, ㌦｡rgi｡4も計算

できた.以上で全ての電圧値が求められ,これらの値を表

2にまとめ,図7に各ノード電圧を示した.

この設計であれば,全てのMOSで十分なV.Dがあるた

め動作できる.また, margi｡についても各段適切に確保し

てあり, Ⅵhに余程の製造誤差がない限りは,全MOSが5

極管領域で動作できる.

†電圧の単位は全て[mV].

図7　カスコード型cMOSインバータのバイアス電圧値

Fig. 7. Bias voltages of designed cascode CMOS inveter

表3　カスコード型cMOS　　表4　カスコード型cMOS

インバータの設計MOSサイズ　インバータの仕様(無負荷)

Table 3. Designed MOS sizes of Table4. Parameters of

cascode CMOS inverter cascode CMOS inverter, no load

Mm 夫ﾖ&ﾕﾔﾂﾈ8ﾆﾕﾒ�

M4(M4′) 緜茶緜駐b�����

M3 ��R������b�

M2 �2�#����b�

Ml(Ml′) 紊紊b戓������

電源電圧　　1.0 V

直流入力電圧　0.5V

同相利得　　47.4 dB

消費電流　10.4 〃A

出力抵抗　1.08 Mf2

(4･2) MOSのサイズ設計　　以上の設計バイアス値を

基に,シミュレーションによりMOSのサイズ設計をする.

まず,本LSI試作のスケマテイツク入力においてMOSの

サイズにチャネル幅W≧0.40FLm,チャネル長L≧0.16IJm

の制約があった. Lの設計については,近い将来のさらな

るデバイスの微細化を見据えて,全てのMOSで最小設計

可能値の0.16〃mで統一する. Wの設計については図7に

示す所望のバイアス電圧となるように設計をした. Ml,Ml′

のWが他と比べ最も小さかったため,これを最小サイズの

0.40〃mとし,それを基準に他のMOSのWを設計した.全

体にWを大きく設計することは可能であるが, OTAの初

段であるため負荷ドライブ能力も必要なく,かつMOSの

製造バラツキも考慮しているため,同表に示す値で設計を

行った.ちなみに,この設計における動作電流値は10.4〃A

であり,電圧利得(同相入力時)は1段で47dBと非常に高

いものとなった.

5.通常のCMOSインバータの設計

本節では,提案oTAに必要なMOS縦横み2段の通常構成

のCMOSインバータのサイズ設計を行う.設計するCMOS

インバータは2種類あり,図1中の増幅経路2段目にあた

る出力用の他に,フィードバック(以下町Bと記す)用があ

る.両者は,入力直流電位やドライブすべき負荷に違いが

あるため,それぞれ別の仕様が必要である.ただし,バル

ク電位vBに関しては共通の考えで設計を行った.

vBは当初, PMOS,NMOS共にVthは低い方が良いと考え

ており,両者ともvBS=400mVとするように与えた.この

場合, Ⅵh｡=236mV, Ⅵh｡=311mVと75mVもの開きがあ

る.したがって, VoDやvma,ginにおいてもpMOSとNMOS
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表5　出力用cMOSインバータのバイアス値の計算結果I

Table 5･ Designed bias voltages of CMOS inverter for outputl

Mm 蛭FVoDm 蒜ﾖ&v匁ﾒVGSm 錨E6ﾒ�����

Mp b221 s537 鉄��������

Mn 152 C463 鉄���������

表6　出力用cMOSイン

バータの設計MOSサイズ

Table 6. Designed MOS sizes of

CMOS inverter for output

Wレ′m】 白ﾖﾂ��

Mp (紿ｷV誚W'20.16 ����

Mn 緜0.16 ���

表7　出力用cMOSイン

バータの増幅器特性(無負荷)

Table 7. Parameters ofCMOS

inverter for output, no load

電源電圧

直流入力電圧

直流電圧利得
-3 dB Freq.

消費電流

出力抵抗

1.OV

463 mV

24.4 dB

990 MHz

38.8 〃A

8.35 kf2

の差は大きく,各動作余裕vo｡, vma,glnは100mV以上確保

できているものの不安が残った.そこで両MOS間の動作余

裕のバランスを整えるべく, vBのバイアス電位により変化

するvthを近い値に設定する.図5,図6のシミュレーショ

ン結果から, vBSp-0, VBSn -400mVとしてVthp-316mV,

Ⅵh｡ =311mVのMOSを用いて設計をする.

(5･1)出力用CMOSインバータの設計　　このCMOS

インバータは設計oTAの出力部分を担うため,高い負荷

ドライブ能力が求められる.表5に本節で設計するCMOS

インバータの各MOSの動作電位をまとめた. cMOSイン

バータの入力電位(vGSn)が463mVである理由は,前節で

設計を行った1段目のCMOSインバータの出力電位がこの

値だからである.また,出力電位V,snの所望値が500mV

である理由は, oTAとしての出力振幅を最大限取るために

電源電圧1.OVの半分としたいからである.動作余裕vo｡,

Vma,ginは低いものでも150mV確保できていることがわか

る.このCMOSインバータはoTA全体の出力部分を担う

ため,動作電流も考慮してMOSのサイズ設計を行う必要

がある.本設計では動作電流40〃Aを目安に設計を行った.

設計したMOSのサイズを表6にまとめた.また,設計

したcMOSインバータの増幅特性を表7にまとた.動作

電流を38.8〟Aと大きく設計したことにより,出力抵抗が

8.35kf2とかなり小さくなった.よって, OTA全体として

のドライブ能力が高いと言える.なお,出力端の直流電位

は,ほぼ500mVに設計できた.

(5･2) F作用CMOSインバ-夕設計　本節で設計す

るCMOSインバータはoTAの同相出力端とカスコード型

CMOSインバータの裏入力端子の間に使用する.本oTAの

出力バイアス電圧が500mVであり,カスコード型cMOS

インバータの入力電圧も500mVであることから,入出力

の電位を500mVに設計する必要がある.

設計した各MOSのサイズを表9にまとめた.このサイ

ズで設計を行った場合,所望のバイアス値を満足していた.

T電圧の単位は全て[mV].

表8　叩用cMOSインバータのバイアス値の計算結果†

Table 8･ Designed bias voltages of CMOS inverter for feedbackT

Mm VIhm 蒜ﾒVma,ginm 錨u6ﾒVDSm ����

Mp 316 ィ316 鉄500 ������

Mn 311 ヲ311 鉄500 ������

表10　叩用cMOSイン

表9　町B用cMOSイン　　バータの増幅器特性(無負荷)

バータの設計MOSサイズ　Table lO･ Speci丘cationofCMOS

Table 9･ Designed MOS sizes of lnVerter for feedback, no load

CMOS inverter for feedback 電源電圧

直流入力電圧

直流電圧利得
-3 dB Freq.

消費電流

出力抵抗

1.OV

500 mV

24.1 dB

660 MHz

7.80 IJA

83.5 kf2

OUTI Rl = 5kf2

R2 = 100kf2

R3 = 100kn

Cl =0.5pF

C2 =50fF

C3 =0.1pF
RI Cl

図8　位相補償を含む設計oTAの回路図

Fig･ 8･ Designed OTA wi血phase compensation

設計したcMOSインバータの増幅器としての特性を表10

にまとた.同表より,出力抵抗は83.5kf2と高い値である.

しかし,このCMOSインバータの出力端には1段目のMOS

のゲートしか見えておらず,負荷をドライブする能力は必

要とされていないため,問題はない.

6. OTA全体の設計

本節では主に設計したoTAの位相補償を行うが,先に回

路構成について述べる.図8に位相補償用の抵抗･容量を

含めたoTAの回路図を示した. R2を除く抵抗と容量は位相

補償の目的で設け, R2は両出力端の同相信号を検知する目

的で設けてある. R2の素子値は, oTAの出力抵抗が約8kf2

であることと, LSI上での実装面横を考慮してR2= 100kf2

とした.なお,本oTAはバイカッドフィルタへの適用を想

定し,負荷を50kf2115pFとして設計を行った.

(6･1)位相補償の検討　位相補償後のカスコード型

CMOSインバータを用いた全差動oTAを図8に示し,各

素子値を併記した.位相余裕の目標値として,負荷駆動時

に600以上を挙げた. cl,C3についてはcMOSインバータ

に対し並列に接続がされているため,この位相補償は,ミ

ラー効果が期待できる.

位相補償前後の設計oTAの増幅特性を表11にまとめた.

位相補償によって,位相余裕が2.80から68.50となり,目

標値をクリアできた.以上の設計で, LSI試作を行った.

7.提案oTAの測定と評価

(7･1)レイアウト回路と測定構成　設計したoTAの
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表11位相補償前後のmAの増幅特性

Table 1 l･ Spec･ of designed CrrA withphase compensation

位相補償前 ｩｩ^(ﾎ2����

50-knll5pF 鉄ｶc#Wb�����

電源電圧 b1.0V ���

差動電圧利得 田纐D"61.9dB ��

同相電圧利得 蔦#RD"-24.1dB ��

-3dBFreq. dﾔ24.4kHz ����

UnityGainFreq. Sr縟ﾔ25.4MHz ���

消費電流 R紿d115.4〃A �����

位相余裕 繙FVr68.5deg ��

出力抵抗 唐繙ﾆｶc"8.81kf2 �

レイアウト図を図9に示した.また,同相と差動に対する

電圧利得の測定構成を図10,図11に示した.測定構成につ

いて詳しく述べると,本oTAは60dB以上の高い差動利得

となる設計であるが,帰還を掛けずに測定を行った.その

理由としては,同相信号に対する位相補償が不十分であっ

たため,想定した50kf2日5pFを超える負荷をドライブした

場合において同相信号の発振を確認した.この同相信号の

発振は差動利得の測定にも支障をきたす.

そこで,測定系の寄生を最小限に抑えるべくoTAの出力

端に接続する素子の見直しを行い,帰還の撤廃,容量値の

低いプローブの使用, LSIの出力ピンは評価基板に接続せ

ずに直接プローブをあてて測定するといった工夫を施した.

その結果,同相信号の発振は解消され,測定を行えた.な

お,使用したアクティブプローブは差動信号に対応しない

ため,差動利得の測定は片方の入力端子にだけ信号を与え

て行ったものを2倍した.

(7･2)測定結果　図12,図13に試作増幅器の利得周

波数特性を示す.図12の特性が,電源電圧が設計中心値

である1.OVでの測定結果であり,図13は電源電圧0.9V

とした場合の測定結果である. VD｡ - 0.9Vでの測定時,

vB.,VB.,VG2,VG,といったMOSのバックゲートやゲートに

対するバイアス電圧はvDDの増減と同じ割合で設計中心値

からずらして測定をした.また,入出力端の直流電位も当

初の設計通りV,D/2を厳守した.各グラフには比較のため

に実測結果とシミュレーション結果を併記した.シミュレー

ション値に関しては2種類示しており,測定系の寄生(両

DC+I

図10　同相利得の測定構成　図11差動利得の測定構成

Fig･ 10･ Measurement setup Fig･ 11･ Measurement setup

for common-mode gain of OTA for differential-mode gain of OTA

【gp]u!e9a6t2110^

図12　電源電圧1.OVにおける利得周波数特性の測定結果

Fig･ 12･ Frequency responses of designed OrA, VDD =1･O V

表12　試作oTAの電源電圧1.OVにおける測定結果

Table 12. Measured results of designed OrA, VDD =l･O V

Simulated 磐V7W&VB��

電源電圧 b1.0V ���

差動電圧利得 田2縋D"59.OdB �

同相電圧利得 蔦#BD"-21.9dB ��

同相除去比 塔r繙D"80.9dB �

-3dBFreq. 綏ｴ32.OkHz ����

UnityGainFreq. 絅ﾔ25.OMHz ����

消費電流 ゅXd59.9〃A �����

位相余裕 都剃Vr- ��

出力抵抗 唐繝ｶ- ��

出力端子に100kf2115pF)を含んだものと含まないものであ

る.図13での測定系の寄生を含まないシミュレーション結

果は,設計中心電源電圧との比較のためvDD = 1.OVのも

のを示した.

(7･3)試作回路の評価　試作oTAは実測により59dB

の高い差動電圧利得を確認した.差動入力時の測定は前述

の事情により帰還を掛けずに測定したため,動作点の変動

が大きかったことを考慮すれば,目標としていた60dBの

電圧利得をほぼ満足できたと言える. V,D = 1.OVでの同相

利得はどの周波数でもodB未満であり,同相で発振するこ

となく測定を行えた.しかし,電源電圧vDD=0.9Vでの

測定では小振幅の同相発振が起こっており,図13に示した

利得周波数特性図を見ても,約20MHzの周波数で発振し

ていることが窺える.なお,差動利得は10kHzでの測定値

であり, 10kHzではすでにロールオフしていると思われる
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図13　電源電圧0.9Vにおける利得周波数特性の測定結果

Fig･ 13･ Frequency responses of designed OTA, VDD =0･9 V

表13　試作oTAの電源電圧0.9Vにおける測定結果

Table 13. Measured results of designed OTA, VDD =0･9 V

Simulated 磐V7W&VB��

電源電圧 纒b0.9V ��

差動電圧利得 田"縋D"59.3dB �

同相電圧利得 蔦#B綏D"-21.8dB �

同相除去比 塔rD"81.1dB ��

UnityGainFreq. R繖ﾔ29.3MHz ���

消費電流 鉄繆d35.6〃A ����

位相余裕 田ゅ6FVr- �

出力抵抗 免ﾂ縋ｶc"- �

ため,実際はもう少し大きいと考えられる.

この発振に対しては同相信号に対する位相補償が不十分

であることと,動作電流がvDD=1.OVと比べて小さく,位

相が遅れていることが考えられる.発振抑制のため測定系

にはすでに工夫を施しており,完成したLSI回路を変更,修

正することもほぼ不可能であるため,これ以上の改良は難

しい.

試作回路での動作電流が低い点についてはMOSの製造

バラツキによる影響が考えられる.測定したチップの各電

源電圧における動作電流に着目すると,設計値の約60%程

度しか流れていない.本稿に掲載していないチップの中に

は,約30%程度しか流ていないものもあり,本oTAはAB

級動作のCMOSインバータを基本としているため, A級動

作回路よりもMOSの製造バラツキの影響を受けやすい.

図14に無負荷･オープンループ時の測定結果を示す.

図15にOTAの入力換算雑音のシミュレーション値と実

測値を示す.測定の関係で,雑音出力はシングルエンド測

定としたので,シミュレーションもそれに合わせた.した

がって,この入力換算雑音には出力雑音の差動成分と同相

成分の両方が含まれている. 1 MHz前後で入力換算値に盛

り上がりが観測されるが,これは周波数に対する出力雑音

の低下の傾きと差動利得の低下の傾きが異なるために生じ

たものと解釈される(図16参照).

8.ま　と　め

本報告では微細半導体プロセスにおいても高い電圧利得を

実現できるカスコード型cMOSインバータを用いた全差動

0   �

1　　　0.2　　　　　0.5　　　1.0

0utput Voltage Ⅳp-p】

図14　全高調波歪率の実測結果(第10高調波まで測定)

Fig･ 14･ Measured result of total hamonic distortion
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図15　0mの入力換算雑音　　　図16　図15の補足

Fig. 15. Equivalent InputNoise Fig. 16･ Supplement ofFig･ 15

0f desined OTA

oTAを提案した.チャネル長を大きく設計して高利得化を図

る設計は行わず,あえて最小チャネル長の0.16〃mのMOS

だけを用いて回路を構成した.中心電源電圧(vDD= 1.OV)

においてシミュレーションでは62dB,集積回路での実測

でも59dBの高い電圧利得を確認できた.また同相除去に

関しても,設計値通り80dB以上の同相除去比が得られた

ことから,カスコード型cMOSインバータの差動除去機能

が動作していると推測できる.測定当初,同相信号で発振

をしていたが,寄生容量の低い測定構成にしたところ解消

できた.つまり,同相帰還ループの位相補償が不足してい

たと考えられ,改良の余地がある.
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