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論 文

入出力相互コンダクタンス及び位相補償容量を可変とする可変利得

増幅器の低消費電力化に関する検討

大倉 鉄郎†a) 大倉 俊介 松岡 俊匡† 谷口 研二†

A Low Power Technique for Programmable Gain Amplifier with Controllable

input/output Transconductance and Compensation Capacitor

Tetsuro OKURA†a), Shunsuke OKURA, Toshimasa MATSUOKA†,
and Kenji TANIGUCHI†

あらまし 2段構成演算増幅器を用いたスイッチトキャパシタ型可変利得増幅器 (PGA：Programmable Gain

Amplifier)の低消費電力化手法を提案する．演算増幅器の入力相互コンダクタンスと位相補償容量を PGAの利
得に応じて制御し，更に，出力相互コンダクタンスも可変にすることで，高い電力効率で全利得に対して帯域
と安定性を満たす可変利得増幅器を実現した．0.25 µm CMOS プロセスを用い動作速度が 40 MSps，利得幅が
0～30 dB の PGA を設計した．シミュレーション結果より，可変利得増幅器の消費電流は PGA の利得に応じ
て，最大で 28.6 mA，最小で 11.0 mAとなった．また，出力換算ノイズの二乗平均平方根 (RMS)は同様に最大
で 2.2 mVrms，最小で 133.6 µVrms となった．

キーワード 可変利得増幅器，可変相互コンダクタンス，可変位相補償容量，スイッチトキャパシタ，低消費
電力

1. ま え が き

可変利得増幅器 (PGA：Programmable Gain Am-

plifier) はイメージングシステムや，通信システム等

で信号振幅を適切に制御するために広く用いられてい

る．ディジタル制御 PGAとしては，オペアンプの帰

還率を制御するスイッチトキャパシタ方式 [1] や，バ

イアスオフセットテクニック方式 [2] が提案されてい

る．スイッチトキャパシタ型 PGAは，高精度な可変

利得を実現可能であるが，帰還率を制御すると帯域

と位相余裕が帰還率によって変わる問題を抱えてい

る [3]．一般に PGAでは帰還率を指数関数的に変化さ

せ利得を制御するため，電力効率を下げずに帯域と安

定性を両立させることは困難である．帰還率に応じた

帯域及び位相余裕の変動を抑えるため，位相補償容量

可変 PGA (Cc-PGA) [4]，入力相互コンダクタンス可

変 PGA (gm-PGA) [5] が提案されている．Cc-PGA
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では，帰還率に比例した位相補償容量を使用すること

で，帰還率の変化に起因する一次極の変動を抑えてい

るが，位相補償容量に依存する二次極とゼロ点の変動

を抑えることができない．そのため，位相余裕を帰還

率によらず一定にすることが難しく，電力効率が低下

する．また，位相補償容量を指数関数的に可変にする

ため使用する容量値が大きく，チップ面積が大きいと

いう欠点がある．一方，gm-PGAは，帰還率に反比例

して入力相互コンダクタンスを制御して一次極の変動

を抑えている．二次極とゼロ点は入力相互コンダクタ

ンスに依存しないことから，帰還率にかかわらず帯域

と位相余裕が一定となる．しかし，低利得時に入力段

の相互コンダクタンスを指数関数的に小さくするため，

低利得時の出力換算ノイズは，Cc-PGAに比べて悪く

なる．

本論文では，従来の PGAの問題点を解決するため，

帰還率に応じて入力相互コンダクタンスと位相補償

容量を同時に制御し，更に出力相互コンダクタンスも

制御する低消費電力可変利得増幅器を提案する．提案

する PGAは入力相互コンダクタンス，位相補償容量

を同時に制御することで，それぞれの制御幅を小さ
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くすることが可能であり，Cc-PGA に比べて小面積，

gm-PGAに比べて低ノイズで実現することができる．

また，二次極を考慮して出力相互コンダクタンスを制

御することで，更なる消費電力の削減を実現している．

以下では，シミュレーションにより本方式の有用性を

明かにし，また，各方式の面積の比較を行った．

2. PGA回路の動作原理

図 1 に PGA回路のブロック図を示す．PGA回路

は帰還率 βF の負帰還を有した 2 段オペアンプで構

成される．サンプリング相において入力信号 (Vin)は

キャパシタ Cf，Cs にサンプリングされる．ホールド

相で Cf がフィードバックキャパシタとして出力端子

に接続され，Cs は信号グランドに接続される．これ

により，PGA回路の利得は，

Vout =
Cs + Cf

Cf
Vin =

1

βF
Vin

= 2x · Vin (x = 0, 1, . . . , n) (1)

で表される．Cs と Cf の和を常に一定とし，Cf の値

を指数関数的に制御することで可変利得を実現してい

る．また，PGA 回路のホールド時における周波数特

性は，

Vout

Vin
(s) =

1 − s
z

βF + s
(

1
ω1

+ 1
A0ω2

)
+ s2

ω1ω2

(2)

で表される．ω1，ω2 及び z は式 (3)，(4)，(5)で与え

られる．

ω1 =
gm1

Cc
(3)

図 1 PGA 回路ブロック図
Fig. 1 Block diagram of PGA.

ω2 =
gm2

CL + Cp2 + CLCp2/Cc
(4)

z =
gm2

Cc
(5)

ここで，gm1，gm2，A0 はそれぞれ入力段，出力段

の相互コンダクタンス及び 2 段オペアンプの DC

利得である．また，Cc，Cp2 はそれぞれ位相補償

容量，出力段の入力寄生容量である．CL はオペア

ンプの負荷容量 Cl と帰還容量の並列接続であり，

CL = Cl + CsCf/(Cs + Cf )で表される．z が ω2 よ

り十分に高周波側に存在し，かつω2がω1/A0よりも十

分に高周波側に存在する場合 (z >> ω2 >> ω1/A0)，

PGA回路の帯域 (ωc)と位相余裕 (φm)はそれぞれ，

ωc = ω2

⎡
⎣
√

1

4
+

(
βF ω1

ω2

)2

− 1

2

⎤
⎦

1
2

(6)

φm = tan−1

⎡
⎣
√

1

4
+

(
βF ω1

ω2

)2

− 1

2

⎤
⎦

− 1
2

(7)

と表すことができる．式 (6)，(7)より，βF に対して

βF ω1 と ω2 の変動量を抑えることで，帰還率によら

ず帯域と安定性の両立が可能となる．Cc-PGA では，

帰還率 βF に比例して Cc を制御することで βF ω1 を

一定にしているが，Cc による ω2 の変動量が大きいた

め電力効率が悪い．また，PGA 特有の指数関数的な

制御に起因して非常に大きな Cc が必要となり，回路

面積が増大する．gm-PGAでは，gm1 を帰還率 βF に

反比例するよう制御することで βF ω1 は一定となる．

しかし，gm1 を指数関数的に制御すると，高い帰還率

において gm1 が非常に小さくなり，Cc-PGA に比べ

て出力換算ノイズが増大する．

3. 提案回路構成

提案する PGA回路では，指数関数的に変化する帰

還率 βF に応じて，gm1 と Cc の双方を同時に制御す

ることでそれぞれの指数関数的な変動を抑え，小面積

と低ノイズを両立している．また，gm2 を制御するこ

とにより高い電力効率を実現している．βF は x = b

近傍におけるテイラー展開を用いると，

βF =
1

2x
≈ 2−b 1 − (1 − a)(x − b) ln 2

1 + a(x − b) ln 2
(8)

と近似することができる．ここで，a，bは |x− b| <<

(ln 2)−1，0 < a < 1を満たす定数とする．gm1 と Cc
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を式 (9)のように βF の近似式の逆関数に比例するよ

う制御することで，線形制御のみを用いて近似的に

指数関数制御を行い βF ω1 を βF によらず一定にして

いる．

ω1 =
gm1

Cc
∝ 1 + a(x − b) ln 2

1 − (1 − a)(x − b) ln 2
(9)

また，gm2 を制御することにより Cc の変化に応じた

ω2 の変動量を抑え（式 (4)），更に低利得時における

電力効率を上げている．

4. 比 較 検 討

ここでは，表 1 に示す提案 PGAと従来 PGAの主

要パラメータの例から，それぞれの方式を電力，ノイ

ズ，面積から比較する．

PGA 利得を 0 dB から 30 dB まで可変にするため

に，帰還率 βF を 1から 1/32まで指数関数的に制御す

る．gm10，gm20，Cc0 はそれぞれ βF = 1/32におい

て従来 PGAで要求仕様を満たす入力相互コンダクタ

ンス，出力相互コンダクタンス，位相補償容量である．

提案 PGA回路では，gm1 を線形的に制御する．そ

の際，近似式 (9)のずれを補い，βF ω1 が一定となる

ように Ccの値を制御する．更に，PGA利得 24 dB未

満では出力相互コンダクタンス gm2 を 30 dB におけ

る値の 0.7倍に変更する．位相補償容量の増加によっ

て，ω2 が高周波側にシフトするが，gm2 を低下させ

て ω2 の変動量を抑制し，電力効率を向上させている．

表 1 PGA 回路の主要パラメータ
Table 1 Key parameters of PGA circuits.

(a) 提案 PGA 回路

利得 0 dB 6 dB 12 dB 18 dB 24 dB 30 dB

βF 1 1/2 1/4 1/8 1/16 1/32

gm1
1
6 gm10

2
6 gm10

3
6 gm10

4
6 gm10

5
6 gm10 gm10

gm2 0.7gm20 0.7gm20 0.7gm20 0.7gm20 0.7gm20 gm20

Cc
16
3 Cc0

16
3 Cc0

12
3 Cc0

8
3 Cc0

5
3 Cc0 Cc0

(b) Cc-PGA 回路 [4]

利得 0 dB 6 dB 12 dB 18 dB 24 dB 30 dB

βF 1 1/2 1/4 1/8 1/16 1/32

gm1 gm10 gm10 gm10 gm10 gm10 gm10

gm2 gm20 gm20 gm20 gm20 gm20 gm20

Cc 32Cc0 16Cc0 8Cc0 4Cc0 2Cc0 Cc0

(c) gm-PGA 回路 [5]

利得 0 dB 6 dB 12 dB 18 dB 24 dB 30 dB

βF 1 1/2 1/4 1/8 1/16 1/32

gm1
1
32 gm10

1
16 gm10

1
8 gm10

1
4 gm10

1
2 gm10 gm10

gm2 gm20 gm20 gm20 gm20 gm20 gm20

Cc Cc0 Cc0 Cc0 Cc0 Cc0 Cc0

なお，この 0.7 の因子は，本研究で 100 MHz 以上の

帯域を想定し，Cp2 や負荷容量を考慮したものであり，

具体的な設計目標値により多少変動するものである．

一方，Cc-PGA回路では帰還率 βF に比例して Cc を

指数関数的に制御する．gm-PGA 回路では gm1 を帰

還率 βF に反比例した指数関数的な制御を行っている．

これらの制御方式により，提案，従来 PGAは帰還率

によらず帯域と安定性の両立を実現している．

4. 1 消 費 電 流

PGA 回路の消費電流は入力段，出力段アンプのド

レーン電流の和に比例する．トランジスタのドレーン

電流 (ID)及び相互コンダクタンス (gm)は，

ID =
W

2L
μ0Cox(VGS − VTH)2 (10)

gm =
W

L
μ0Cox(VGS − VTH) (11)

で表される．ここで，W，L，μ，Cox，VGS 及び VTH

はそれぞれチャネル幅，チャネル長，移動度，単位面

積当りのゲート酸化膜容量，ゲートソース間電圧及び

しきい値である．入力段では相互コンダクタンスの制

御幅が大きいためW の制御を用いて gm1 を可変にし

ている．これにより，入力段アンプの消費電流は gm1

に比例する．チャネル幅W が固定の出力段アンプの消

費電流は g2
m2 に比例する．提案 PGA回路では PGA

利得の低下に伴い入力段のみならず出力段の相互コン

ダクタンスも同時に下げるため，相互コンダクタンス

を制御しない Cc-PGAや，入力相互コンダクタンスの

みを制御する gm-PGAよりも低消費電力となる．表 1

より，提案 PGA回路は利得 0 dBでは 30 dB時と比

べて入力段のドレーン電流が 1/6，出力段のドレーン

電流が 1/2 になる．利得 30 dB における入出力段の

ドレーン電流の比を ID10:ID20 = 1:2とすると，利得

0 dB において，提案 PGA は，gm-PGA より 40%，

Cc-PGAより 60%，消費電流が小さくなる．

4. 2 面 積

Cc-PGA 回路では，低利得時に安定性を保つため

に必要な Cc が指数関数的に大きくなるため，Cc の

面積はサンプリング容量やアンプの面積に比べ非常に

大きく，チップ面積の大きな比率を占める．一方，提

案 PGA の Cc の面積は Cc-PGA のおよそ 1/6 程度

と十分小さくすることができる．また，提案 PGAは

gm-PGAよりも大きな位相補償容量を用いるものの，

サンプリング容量やトランジスタの面積の占める比率

が大きくなるため，全体面積に与える影響は小さい．
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図 2 PGA 回路のノイズモデル
Fig. 2 Model of PGA circuits.

4. 3 出力換算ノイズ

PGA 回路の主なノイズ源としてサンプリング容量

の kT/C ノイズとオペアンプの熱ノイズがある．各

PGA のサンプリング容量値は同じであるため，ここ

では各 PGAで差異が生じるオペアンプノイズについ

て比較検討を行う．簡略化のため，PGA 回路を伝達

関数 A(s) をもったオペアンプに帰還率 βF の負帰還

をかけた回路として考える（図 2）．オペアンプの入力

換算熱ノイズを
√

V 2
n,in とすると，PGA 回路の出力

換算ノイズの二乗平均平方根 (RMS) Vn,rms は，

Vn,rms =
√

V 2
n,in

√∫ ∞

0

∣∣∣∣ A(s)

1 + βF A(s)

∣∣∣∣
2

df (12)

で表される．gmCc-PGA，gm-PGA，Cc-PGAは，そ

れぞれ，同等の伝達関数 A(s)になるよう設計するた

め，各 PGAの出力換算ノイズは
√

V 2
n,in で比較可能

である．
√

V 2
n,in は，

√
V 2

n,in =

√
8

3
kT

(
1

gm1
+

1

A2
o1

· 1

gm2

)
(13)

で表される．k，T，Ao1 はそれぞれボルツマン定数，

絶対温度，入力段 DC利得である．Ao1 が十分大きけ

れば
√

V 2
n,in は入力相互コンダクタンスの平方根に反

比例する．Cc-PGA回路では PGA利得によらず gm1

が常に一定であることから，
√

V 2
n,in は PGA 利得に

依存しない．gm-PGA 回路では gm1 が非常に小さく

なる利得 0 dBにおいて Cc-PGAと比較して出力換算

ノイズが増大する．提案 PGA 回路 (gmCc-PGA) に

おいては，gm1 の変化量を gm-PGA より小さく抑え

ることで，低 PGA利得におけるノイズ性能の悪化を

低く抑えることができる．

4. 4 比較のまとめ

以上の比較検討を表 2 にまとめる．電力は gmCc-

PGAにおける最小値を，Cc 面積は gmCc-PGAにお

表 2 各 PGA の比較結果
Table 2 Comparison results about each PGAs.

電力 Cc 面積 ノイズ
gmCc-PGA 1.0 1.0 1.0

Cc-PGA 2.6 6.0 0.4

gm-PGA 1.7 0.2 2.3

ける位相補償容量サイズの最大値を，ノイズは gmCc-

PGAの 0 dBにおける出力換算ノイズを 1と規格化し

ている．提案 PGA 回路は，gm-PGA 及び Cc-PGA

と比べて，低電力で小面積と低ノイズが両立できる．

5. 設 計 回 路

提案 PGA 回路の回路図を図 3 に示す．制御信号

ctli (i = 1, 2, · · · , 5) によって帰還容量として出力端

子に接続されるキャパシタ数を制御することで可変利

得を実現している．ctli = ′′Low′′ で対応するキャパ

シタが出力端子に接続され，ctli = ′′High′′ では差動

間グランド電圧 (VCM ) に接続される．例として，全

制御信号 ctl1 から ctl5 が ′′Low′′ のとき，サンプリ

ング容量 32Cに対して帰還容量は 32Cであり，利得

は 0 dBとなる．ctl1 から ctl5 が全て ′′High′′ のとき，

サンプリング容量 32Cに対して帰還容量は Cであり，

利得は 30 dBとなる．

オペアンプの入力段はキャパシタを用いた離散時間

コモンモードフィードバック回路を有したカスコード

オペアンプを並列に接続した構成をとる．カスコード

トランジスタのゲート電圧を制御信号 (ctli)によって

バイアス電圧（Vbn2 または Vbp2）かグランドまたは

電源電圧に接続し，動作するオペアンプの数を制御す

ることで可変入力相互コンダクタンスを実現している．

トランジスタMnc+，Mnc-，Mpc+及びMpc-は ctli

が ′′High′′ のときカスコードトランジスタとして動作

する．ctli が ′′Low′′ のときにはそれぞれのトランジ

スタがオフし，電流は流れない．PGA利得 30 dBに

おいて gm1 = gm10 となり，0 dB時に gm1 = gm10/6

となる．出力相互コンダクタンスは，Vio+ と Vio− の

同相レベル V ′
bp1 及びバイアス電圧 V ′

bn1 によって制御

する．Vio+ と Vio− の同相レベルは入力段コモンモー

ドフィードバック回路で決定される．V ′
bn1 と V ′

bp1 を

可変にする出力相互コンダクタンス制御回路を図 4

に示す．制御回路に流れる電流量は，ctl1 = ′′High′′

のとき Id(= 2I0) とすると，ctl1 = ′′Low′′ のとき

0.5Id となる．したがって，PGA 利得 30 dB におい

て gm2 = gm20(=
√

2β0Id)とすると，0 dB時におい

134



論文／入出力相互コンダクタンス及び位相補償容量を可変とする可変利得増幅器の低消費電力化に関する検討

図 3 提案 PGA の回路図
Fig. 3 Schemetic of proposed PGA.

図 4 出力相互コンダクタンス制御回路
Fig. 4 Control circuit for transconductance of output

stage.

て gm2 = 0.7gm20(=
√

β0Id)となる．並列に配置した

Cc0を制御することで位相補償容量Ccを可変にしてい

る．PGA利得 30 dB時において，ctli (i = 1, . . . , 5)

は ′′High′′ とし，Cc = Cc0 となる．0 dB 時には，

ctli (i = 1, . . . , 5)は ′′Low′′ とし，Cc = 16Cc0/3と

なる．gmCc-PGA，Cc-PGA，gm-PGA の各設計回

路で用いた全キャパシタの面積（位相補償容量，サ

ンプリング容量及びコモンモードフィードバック容

量の和）とトランジスタサイズについて表 3 に示す．

gmCc-PGA 設計回路で使用した全キャパシタの面積

表 3 各 PGA のトランジスタ，キャパシタ設計サイズ
Table 3 Transistors and capacitors sizes of each PGA.

gmCc-PGA Cc-PGA gm-PGA

全キャパシタ面積
16.0×10−3 43.4×10−3 8.7×10−3

[mm2]

トランジスタ面積
7.0×10−3 7.0×10−3 7.0×10−3

[mm2]

とトランジスタ面積の和は，gm-PGAに比べて 1.4倍

となり，Cc-PGAの 1/2倍以下となることが分かった．

6. シミュレーション結果

0.25 μmCMOSプロセスを用いて gmCc-PGA，Cc-

PGA，gm-PGAを設計した．設計には 3 V耐圧トラ

ンジスタ及び MIM 容量を用いた．動作電源電圧は

3.3 Vとした．Cc-PGA，gm-PGAは図 3 と同様の回

路構成を用い，それぞれ Cc のみを制御する回路と gm

のみを制御する回路とし，表 1 に記載されているパラ

メータに基づいて設計を行った．負荷容量は 4 pF，帰

還回路の単位容量 (Cu)は 100 fFとした．サンプリン

グレートは 40 MSps に対して，セトリング誤差を最

大で 0.1%とした．

制御信号 (ctli)に対する各 PGA利得のシミュレー

ション結果を図 5 に示す．それぞれの PGAにおいて

利得幅が 6 dBステップの 0～30 dBとなることが確認
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図 5 制御信号と PGA 利得の関係
Fig. 5 Control signal v.s. Gain of PGA.

図 6 PGA 利得と帯域の関係
Fig. 6 Gain of PGA v.s. OPAmp bandwidth.

図 7 PGA 利得と位相余裕の関係
Fig. 7 Gain of PGA v.s. OPAmp phase margin.

できる．各 PGA利得に対する帯域のシミュレーショ

ン結果を図 6 に示す．gmCc-PGAと gm-PGAでは，

全利得において帯域がほぼ 100 MHz で一定となって

いることが確認できる．また，Cc-PGAでは低利得に

おいて帯域が高周波側に移動していることが確認でき

る．これは，低 PGA利得時に Cc が非常に大きくな

ることで，ゼロ点が低周波側に移動し，その影響で帯

域が延びるためである．

位相余裕のシミュレーション結果を図 7 に示す．

gmCc-PGA 及び gm-PGA では全利得において位相

(a) without sampling noise (b) with sampling noise

図 8 PGA 利得と出力換算ノイズの関係
Fig. 8 Gain of PGA v.s. Output RMS noise.

余裕が 60◦ 以上となることが確認できる．PGA利得

30 dB時において，Cc-PGAで位相余裕が 60◦ 以下に

なるのは，指数関数的に Cc を制御するため，制御用

スイッチが大きくなり，その寄生容量の影響が見える

ためである．また，位相余裕が利得により大きく変化

するのは，ゼロ点が指数関数的に変化し，その影響が

出てくるためである．

オペアンプのノイズシミュレーションより，PGA回

路の出力換算ノイズの RMS値を算出した結果を図 8

に示す．図 8 (a) は，PGA 回路の出力換算ノイズの

RMS 値を示し，図 8 (b) はサンプリング容量による

kT/Cノイズとの二乗和平方根を示す．ここで，PGA

回路の出力換算ノイズは 1 kHzから 10 GHzまでを考

慮している．PGA利得が 30 dBにおいては，各 PGA

の入力相互コンダクタンスが同じであるため，出力換

算ノイズに差異は現れず，1.5 mVrms である．また，

kT/Cノイズとの二乗和平方根は 2.2 mVrmsである．

利得の低下に伴い，各 PGA共にノイズ量は低下する

が，gm-PGAでは利得の低下に伴い入力相互コンダク

タンスが対数スケールで小さくなるため Cc-PGA よ

りもノイズ性能が悪くなる．gmCc-PGA においても

利得の低下に伴い入力相互コンダクタンスが小さくな

るため Cc-PGA よりもノイズ性能は劣化するが，そ

の影響は gm-PGAより低く抑えられている．0 dBに

おける出力換算ノイズは，123.5 μVrmsで，gm-PGA

に対して 55%の低減となった．また，kT/Cノイズと

の二乗和平方根では，0 dB において 133.6 μVrms と

なり，gm-PGA に対して 52%の低減となった．これ

は，gmCc-PGAの方が gm-PGAに対してノイズ性能

に大きく寄与する入力相互コンダクタンスの変化量が

抑えられるためである．

各 PGA 回路の過渡応答特性を図 9 に示す．PGA
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(a) Gain=30 dB

(b) Gain=0dB

図 9 過渡応答特性
Fig. 9 Transient response.

図 10 PGA 利得と消費電流の関係
Fig. 10 Gain of PGA v.s. Current consumption.

利得 30 dBにおける過渡応答特性は，各 PGA間で同

等のセトリング特性を示す．0 dBでは Cc-PGAの帯

域が延び位相余裕が小さくなるため，立上りが速くな

りオーバシュートしている．セトリング時間 11.6 nsec

に対して各 PGA 共に 0.1%以下のセトリング誤差で

あった．スルーレートは入力段のテイル電流と位相補

償容量で決まるため，各 PGA間においてスルー特性

に差異は現れない．

各 PGA回路における消費電流のシミュレーション

結果を図 10 に示す．PGA 利得 30 dB において，提

案方式の消費電流は 28.9 mAとなった．利得の低下に

つれて消費電流は低下し，0 dB において消費電流は

11.0 mAとなった．gm-PGAに対して 40%，Cc-PGA

に対して 60%消費電流が低くなった．

7. む す び

本論文では，入出力相互コンダクタンス及び位相補

償容量を可変とする可変利得増幅器の低消費電力化

について述べた．この技術は，可変利得増幅器の利得

に応じて線形的に入力相互コンダクタンスと位相補

償容量を制御することで，低ノイズ性能と小面積を

両立する．更に，出力相互コンダクタンスも制御する

ことで，低利得動作時における消費電力を削減し，高

い電力効率を実現している．0.25 μm CMOS プロセ

スを用いた設計において，利得 30 dB での消費電流

が 28.85 mA，利得 0 dB での消費電流が 11.0 mA と

なった．また，出力換算ノイズは利得 30 dBにおいて

2.2 mVrms，0 dBにおいて 133.6 μVrmsであった．入

力相互コンダクタンス制御のみを用いた従来の可変利

得増幅器と比べて，消費電流が最大で 40%，0 dB に

おける出力換算ノイズは 52%低減された．また，位相

補償容量制御のみを用いた可変利得増幅器と比べて，

消費電流は最大で 60%，必要な容量面積は 60%低減

された．
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