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요약 – 재구성 가능한 전하 샘플러 기반 고차 시간상 이동

평균 필터의 설계 및 검증을 수행하였다. 설계된 필터는 

시간상 이동평균 방법을 이용함으로써 기존의 방식을 이용

한 이동평균 필터에 비하여 큰 이득을 가지며, 다양한 크

기(N) 및 차수(M)의 이동평균 기능을 지원한다. 이 필터는 

샘플링 주파수뿐만 아니라, N과 M을 이용해서도 주파수 

응답 특성을 조절할 수 있고, N과 M은 클락 패턴의 변화

만으로 쉽게 조절되기 때문에 설계된 필터는 여러 모드를 

지원하는 수신기에 적합하다. 설계된 필터는 전류 소모량

을 최소화하기 위하여 반전기 기반 가변 트랜스컨덕턴스 

증폭기들을 이용하였다. 65-nm CMOS 공정을 이용하여 

N=2, M=3과 N=3, M=2인 이동평균을 지원하는 시간상 이

동평균 필터를 설계 제작하였으며, 위의 특성들을 검증하

였다. 

 

 

Abstract – A reconfigurable charge sampler-based 

high-order temporal moving-average (MA) filter is 

designed and verified. Compared to conventional MA 

filters, the designed filter has a higher gain by using 

temporal MA method. In addition, the filter is able to 

support variable MA sizes and MA orders. Frequency 

response of the filter can be controlled by changing not 

only the sampling frequency but also the MA size (N) 

and MA order (M). Since the N and M are easily 

controlled by changing the clock patterns, the filter is 

suitable for multimode receivers. This filter adopts 

inverter-based transconductance amplifiers in order to 

minimize current consumption. To verify above 

characteristics, a temporal MA filter that supports MA 

operations of (N=2, M=3) and (N=3, M=2) is fabricated 

using 65-nm CMOS technology. 

 

Ⅰ. 서 론 

최근, 하나의 무선통신 수신기가 여러 개의 통신 

표준을 지원함에 따라, 무선통신 수신기는 다양한 캐

리어 주파수와 채널 대역폭을 지원해야 한다. 전하 

샘플러 기반 수신기들은 이러한 다양한 캐리어 주파
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수와 채널 대역폭을 지원하기 위해 제안되었다 [1―

5]. 예를 들어, [1]에서는 아날로그 믹서 및 아날로

그 필터를 전하 샘플러로 대체한 GSM, Bluetooth용 

수신기가 제안되었으며, [2]에서는 전하 샘플러로 기

저대역 아날로그 필터를 대체하는 GSM, WCDMA, 

WLAN용 수신기가 제안되었다. 또한, 최근에는 단일 

통신 표준임에도 불구하고 1.4 MHz에서 20 MHz까

지 다양한 채널 대역폭을 사용하는 LTE를 지원하기 

위한 전하 샘플러 기반 기저대역 필터들도 제안되었

다 [4, 5]. 전하 샘플러 기반 수신기들에서는 주파수 

변환 폭과 필터의 대역폭이 샘플링 주파수(fs)에 의

해 결정되기 때문에 쉽게 넓은 변화폭을 가질 수 있

다. 

이동평균(moving average, MA)은 전하 샘플러 기

반 필터의 가장 간단한 기능 중의 하나이며, 주파수 

응답 상에서 여러 개의 널(null)들이 발생된다. 고차 

MA 필터는 널들의 대역폭을 넓히기 위하여 이용되

며, 널들의 대역폭이 넓어짐으로써 고차 MA 필터의 

안티-에일리어싱 특성과 필터링 특성이 일차 MA 필

터에 비하여 우수해진다. 고차 MA 필터는 구현하는 

방법에 따라 공간상 MA(SMA) 필터, 종속 접속식 

MA(CMA) 필터, 시간상 MA(TMA) 필터로 나눌 수 

있다 [6]. 기존의 고차 MA 필터들은 주로 공간상 

또는 종속 접속(cascasded connection) 방식들을 이

용하여 구현되었다 [2―5]. 그러나 이 필터들은 MA 

크기(N) 및 차수(M)가 증가함에 따라 설계에 필요한 

샘플링 커패시터들의 수가 급격히 증가하며, 하나의 

샘플링 커패시터에 축적되는 전하량의 감소에 의하

여 필터의 이득이 급격히 감소한다. 이러한 점들을 

극복하기 위하여, 고차 시간상 MA 필터들이 제안되

었다 [6―8]. 

한편, MA 필터의 N과 M은 적절한 샘플 간 가중

치에 의하여 결정된다. 고차 TMA 필터들의 샘플 간 

가중치는 가변 트랜스컨덕턴스 증폭기의 트랜스컨덕

턴스를 통하여 조절된다. 기존 필터와 다르게 샘플 

간 가중치가 샘플링 커패시터의 개수와 관련이 없기 

때문에 위의 문제점들을 개선할 수 있다. 가장 먼저 

제안된 고차 TMA 필터는 N과 데시메이션 비율(D)

이 정수 배 관계를 갖지 않기 때문에 에일리어싱 문

제가 발생하였다 [7]. 이를 개선하여 N과 D가 일치

하는 고차 TMA 필터가 제안되었다 [8]. 그러나, 고

정된 트랜스컨덕턴스에 의해 N과 M의 조절이 어렵

고, 가변 트랜스컨덕턴스 증폭기가 큰 전류를 소모하

는 단점을 가진다. 

우리는 기존의 고차 TMA 필터가 가진 에일리어

싱 문제를 해결하며, N과 M의 조절을 통해 높은 재

구성성을 가지는 새로운 고차 TMA 필터를 제안한 

바 있다 [6]. 본 논문에서는 제안된 필터에 대해, 이

전 논문에 비해 세부적인 검증 과정을 수행한다. 제

안된 고차 TMA 필터는 기존의 방식을 이용한 MA 

필터에 비하여 높은 이득을 가진다. 또한, 이 필터는 

샘플링 커패시터의 개수를 최소화하면서 클락 패턴

의 변화만으로 다양한 N과 M을 지원한다. 샘플링 

주파수뿐만 아니라 N과 M의 값의 변화를 통하여 필

터링 특성을 조절할 수 있기 때문에 기존의 필터에 

비하여 우수한 재구성성을 가진다. 이러한 특성을 검

증하기 위해 하드웨어의 변화 없이 N=2, M=3인 MA

와 N=3, M=2인 MA 동작을 지원하는 TMA 필터를 

65-nm CMOS 공정으로 제작하였다. 전류 소모량을 

최소화하기 위하여 반전기(inverter) 기반 트랜스컨

덕턴스 증폭기를 이용하였다. 

 

Ⅱ. 본 론 

1. 재구성 가능한 고차 시간상 MA 필터 

 



IDEC Journal of Integrated Circuits and Systems, VOL 02, No.1, April 2016                                                             http://www.idec.or.kr 

19 

 

가. 기본 특성 

 

전하 샘플러 기반 MA-NM 필터의 주파수 응답은 

전하가 샘플링 커패시터에 축적되는 창문형 적분

(windowed integration)을 통해 식 (1)의 sinc 함수

를 포함한다 [3]. 고차 MA는 MA-NM로 표현하였

다. 

 

 
 sin

( ) wm w
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s w

fTg T
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  (1)

 

여기서 Tw는 창문형 적분이 수행되는 시간을 의미하

며, sinc 주파수 응답에서는 1/Tw의 정수배에 널이 

발생한다. Tw는 최대 Ts(=1/fs) 내에서 조절된다. gm

과 Cs는 트랜스컨덕턴스 증폭기(TA)의 트랜스컨덕턴스

와 샘플링 커패시터의 커패시턴스를 의미한다. 

한편, MA-NM 동작은 이산시간 영역에서 수행되며, 

주파수 응답은 식 (2)와 같다. 
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식 (2)에 따르면, 0부터 fs 영역 내에서 fs/N마다 널

들이 발생하고, 이 널들의 대역폭은 M에 의하여 결

정된다. 한편, MA-NM 동작이 이산 시간 영역에서 

동작하기 때문에, 0부터 fs까지의 주파수 응답은 매 

fs마다 반복된다. 전하 샘플러 기반 MA-NM 필터의 

주파수 응답은 식 (1)과 (2)의 곱으로 표현된다. 

MA-NM 필터를 구현하기 위해서는 적절한 샘플 

간 가중치가 필요하며, MA-N 필터의 샘플 간 가중

치를 컨볼루션(convolution) 연산하여 얻을 수 있다 

[3]. 예를 들어, 두 개의 연속되는 샘플을 평균 연산

하는 MA-2 필터의 샘플 간 가중치는 {1,1}이며, 

MA-23 필터의 샘플 간 가중치는 {1,1}을 두 번 컨

볼루션 연산한 {1,3,3,1}이다. 같은 방법을 이용하면, 

MA-3 필터의 샘플 간 가중치는 {1,1,1}이며, MA-

32 필터의 샘플 간 가중치는 {1,2,3,2,1}이다. 

SMA-NM 필터는 샘플링 커패시터들의 병렬연결을 

이용하여 샘플 간 가중치를 결정한다. CMA-NM 필

터는 D=1인 M―1 개의 SMA-N 필터와 최종 단에 

D가 N의 약수인 하나의 SMA-N 필터를 종속 접속

하여 구성한다. TMA-NM 필터는 TA의 gm을 매 Ts

마다 조절하여 샘플 간 가중치를 결정한다. 

 

 

그림 1. 재구성 가능한 TMA-NM 필터의 블록도 

Fig. 1. Block diagram of the reconfigurable TMA-NM 

filter 

  

나. 재구성 가능한 TMA-NM 필터의 구조 

 

그림 1은 재구성 가능한 TMA-NM 필터의 블록도

이다. 이 필터는 k 개의 temporal MA unit(TMU)와 

하나의 클락 생성기(clock generator)로 구성된다. 

각 TMU는 가변 TA(VTA), 샘플링 커패시터(SC), 

읽기 스위치(R), 방전 스위치(D)로 구성된다. 

샘플 간 가중치를 조절하기 위하여 VTA의 gm은 

매 Ts마다 조절된다. 예를 들어, TMA-23 필터를 구

하기 위하여 VTA의 gm은 T1부터 T4의 시간동안 

1:3:3:1의 비율로 조절된다. 가중치가 적용되어 하나

의 샘플링 커패시터에 축적된 전하들은 T5 동안 전압 

값으로 읽혀지며, 다음 MA-23 동작을 위하여 T6 동
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안 축적되어있던 전하가 방전된다. 결과적으로 6Ts마

다 한 번의 읽기 동작이 수행되기 때문에 하나의 

TMU를 통해 얻어지는 D는 6이다. N이 D의 정수 

배를 가지기 위하여 D는 1 또는 2 중의 하나로 설

정되어야 한다. D가 1 또는 2를 가지기 위하여 

TMU의 개수는 6 또는 3으로 증가된다. 식 (3)은 

MA-NM 필터가 임의의 D를 가지기 위해 필요한 k

를 나타낸다. 

 

 
 1 32W

M NN
k

D D

          
 (3)

 

한 번의 MA-NM 동작은 (NW+2)Ts의 시간을 필요로 

한다. 여기서, 2Ts는 읽기와 방전 동작을 수행하는 

시간이며, 가중치가 적용되어야 하는 샘플 수(NW)는 

(M-1)(N―1)+N이다. D·Ts마다 읽기 동작을 수행해

야하기 때문에 (NW+2)Ts를 D·Ts로 나누어준 후, 정

수 값을 얻기 위하여 올림 연산을 하면 k 값을 얻을 

수 있다. D=2인 MA-23과 D=3인 MA-32에 대한 k

는 3으로 동일하기 때문에 3개의 TMU를 이용하여 

위의 MA-23과 MA-32을 지원할 수 있다. 

 

Vbias

Vbias

vin
+

vin

vout
+

vin

Common mode 
stabilization circuit

Self-biased inverter

gm,u cell Dummy cell

Variable gm bank (VTB)

 

그림 2. 설계된 VTA의 회로도 

Fig. 2. Schematic of the designed VTA 

 

한편, gm은 gm,u부터 n⋅gm,u까지 gm,u의 정수 배 단위

로 조절된다. gm,u는 단위 gm을 의미하고, n은 샘플 간 

가중치의 최대 값을 의미한다. MA-23과 MA-32을 구

현하기 위한 n은 3으로 동일하기 때문에 설계된 VTA

의 gm은 gm,u부터 3gm,u까지 조절할 수 있다. 

   

다. 회로 설계 

 

그림 2는 설계된 VTA의 회로도이다. VTA는 가변 

gm 뱅크(VTB)와 공통 모드 안정화 회로(common 

mode stabilization circuit)와 자가 바이어스 안정화 반

전기(self-biased inverter)로 구성된다.  

VTB는 n 개의 gm,u 셀과 n―1 개의 더미 셀로 구성

된다. 각각의 셀은 하나의 반전기와 하나의 스위치로 

구성된다. 한편, 차동으로 구성된 VTB의 gm은 식 (4)

와 같다 [9]. 

 

  ,m VTB tn tp n pg VDD V V      (4)

 

병렬 연결되는 gm,u 셀의 개수와 βn과 βp가 비례하기 

때문에 gm,VTB는 병렬 연결되는 gm,u 셀의 개수와 비례

한다. 더미 셀들은 매 Ts마다 병렬 연결되는 셀의 개수

를 일정하게 유지하여 VTB가 일정한 출력 임피던스를 

가지도록 하며, 이로 인해 샘플 간 가중치를 정확히 인

가하는 데에 도움을 준다. MA-23과 MA-32을 구현하

기 위한 n이 3이기 때문에 설계된 VTB는 3 개의 gm,u 

셀과 2 개의 더미 셀을 이용하였으며, 항상 3 개의 셀

이 병렬로 연결된다. 예를 들어, MA-23 필터는 1 개의 

gm,u 셀과 2 개의 더미 셀이 T1 동안 연결되고, 3 개의 

gm,u 셀이 T2와 T3 동안 연결된다. 
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(a)                          (b) 

그림 3. BPIIR 필터의 (a) 회로도 (b) MA-23을 위한 클락 

Fig. 3. (a) Schematic and (b) clocks for MA-23 of BPIIR 

filter 

 

한편, VTB를 구성하는 반전기의 불안정한 출력 전압

은 공통모드 안정화 회로에 의해 안정된다. 자가 바이

어스 안정화 반전기는 뒷 단에 안정적인 바이어스 전압

을 공급하면서 VTA의 출력 임피던스의 감소를 미리 

방지한다. 이 반전기는 트라이오드(triode) 영역에서 동

작하는 트랜지스터들을 통해 안정화된 출력 바이어스 

전압을 가진다 [10]. 또한, 이 반전기는 셀의 병렬 연

결에 의해 출력 임피던스가 감소할 수 있는 VTB를 대

신하여 최종 단에 위치함으로써 VTA의 출력 임피던스

를 높게 유지한다. VTA의 출력 임피던스가 높을수록 

창문형 적분에 의한 널이 깊어지므로 필터의 안티-에

일리어싱 특성과 주파수 응답 특성이 향상된다.  

설계된 필터는 대역폭 내에서 평탄함을 얻기 위하

여 대역 통과 무한 응답(bandpass infinite impulse 

response, BPIIR) 필터를 이용한다 [11]. 그림 3(a)

는 BPIIR 필터의 회로도이며, 주파수 응답은 식 (5)

와 같다. 

 

 1

1
( )

1BPIIRH z
z


 





 (5)

 

BPIIR 필터의 주파수 응답은 m·fs,out부터 (m+1) 

·fs,out까지의 주파수 영역에서 대역 통과 특성을 가진

다. fs,out은 1/(D·Ts)와 같으며, α는 CH/(CH+CS)로 정

의된다. CH는 히스토리 커패시터의 커패시턴스이다. 

히스토리 커패시터는 1/2과 1/3의 α 값을 지원하기 

위하여 두 커패시터로 나누어 구현되었다. 그림 3(b)

는 MA-23의 BPIIR 필터에 이용되는 클락 신호들을 

나타낸다. 읽기 동작은 D·Ts마다 한 번씩 수행되며, 

BPIIR 필터는 샘플링 커패시터에 저장되어 있는 현

재 출력과 히스토리 커패시터에 저장되어 있던 이전 

출력의 부호가 반대로 유지되어야 하므로 2D 개의 

위상을 가진 클락들을 이용하여 동작된다. 

 

 

            (a)                               (b) 

그림 4. 클락 생성기의 (a) 블록도와 (b) 클락 

Fig. 4. (a) Block diagram and (b) clocks for clock 

generator 

 

클락 생성기는 4, 6, 9 개의 위상 기반의 클락을 생

성한다. 설계된 MA-23은 6 위상 클락을 기반으로 동

작하며, 설계된 MA-32은 9 위상 클락을 기반으로 동

작한다. D=2와 D=3을 지원하는 BPIIR은 4, 6 위상 

클락을 기반으로 동작한다. 그림 4(a)는 클락 생성기의 

블록도이며, MA-23과 MA-32을 위한 클락 생성부가 

독립적으로 구성되었다. 각 클락 생성부는 위상 생성

기(phase generator)와 로직(logic)으로 구성되며, 로

직은 그림 4(b)처럼 gm,u 셀과 더미 셀에 이용되는 다

양한 클락을 만들기 위하여 사용된다. 

 

Ⅲ. 실 험 

위의 특성들을 검증하기 위해서 65-nm CMOS 공
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정을 이용하여 N=D 관계를 가지는 TMA-23/32 필

터를 제작하였다. 제작된 필터는 1.2 V의 공급 전압

을 이용하며, 측정용 버퍼는 설계된 필터의 선형성에 

영향을 주지 않도록 1.8 V 공급 전압을 이용한다. 

 

1. 주파수 응답 

 

MA-23과 MA-32의 주파수 응답들은 그림 5(a)와 

그림 5(b)와 같다. 주파수 응답 측정은 60 Ms/s의 fs

를 이용하였다. 

그림 5(a)의 30 MHz 근처에 발생된 널은 MA-23

에 의하여 발생한다. 이 널의 깊이는 이론적으로 무

한대이지만, 실제 측정된 널의 깊이는 유한하며, 6-

MHz만큼 떨어진 두 개의 노치(notch)들로 분리된다. 

이러한 현상은 {1,3,3,1}의 샘플 간 가중치가 

{1,β,β,1}로 부정확해지기 때문에 발생하며, β는 식 

(6)으로 표현된다 [12]. 

 

  1 2cos /d sf f     (6)

 

식 (6)에 ∆fd=6 MHz, fs=60 Ms/s를 대입하면, β는 

2.9가 얻어진다. 널의 대역폭을 감쇄 특성이 40 dB

인 지점에서의 대역폭으로 정의하면, 널의 대역폭은 

이론적인 결과와 유사하다. 
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그림 5. (a) MA-23과 (b) MA-32의 주파수 응답 

Fig. 5. Frequency responses of (a) MA-23 and (b) MA-

32 

한편, 그림 5의 60 MHz 근처에 발생된 널들은 창

문형 적분에 의하여 발생하며, VTA의 유한한 출력 

임피던스에 의하여 유한한 널 깊이를 가진다. 
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그림 6. β에 따른 3-dB 대역폭의 변화 

Fig. 6. Variations of 3-dB bandiwdth according to β 

 

그림 6은 β 값에 따른 3-dB 대역폭의 변화를 나

타낸다. β=2.9일 때, MA-23의 3-dB 대역폭은 이론

적으로 15.8 MHz이지만, 시뮬레이션된 대역폭과 측

정된 대역폭은 15.2 MHz와 14.1 MHz로 설계 전 예

측에 비하여 감소하였다. 이는 그림 3(a)의 스위치 

T의 영향으로 예상된다. α=1/2로 BPIIR을 동작시키

기 위하여 T가 켜졌을 때 스위치 T는 저항 성분을 

가지며, 정해진 시간 동안 히스토리 커패시터에 충전

되는 전하량은 감소한다. 이는 유효한 α값이 감소함

을 의미하며, 3-dB 대역폭이 감소된다. 한편, MA-32

의 경우, BPIIR의 α 값은 1/3이며, 스위치 T가 켜지

지 않는다. 즉, 위 스위치의 저항 영향이 존재하지 

않기 때문에 그림 5(b)에 표현된 두 그래프 사이의 

3-dB 대역폭들은 큰 차이가 없다. 한편, Monte 

Carlo 시뮬레이션 결과에 따르면, 5×104 개의 회로 

중 95%는 식 (6)의 β 값이 2.3에서 4까지 가짐을 

알 수 있었으며, 이 때 3-dB 대역폭은 이론적으로 

1.9 MHz, 시뮬레이션 상으로 1.7 MHz까지 변동될 

수 있다. 

 

2. 이득 특성 
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TMA-NM 필터의 이득(GTMA)은 창문형 적분 과정

에서 발생하는 전하 샘플러의 이득(GC), MA-NM 동

작에서 발생하는 이득(GMA), 데시메이션 동작에서 발

생하는 이득(GD)의 곱으로 표현된다. GC는 식 (7)과 

같이 표현되며, 여기서 γ는 Tw와 Ts의 관계를 나타

내는 변수이다. 

 

 
,u ,um w m s

C
S S

g T g T
G

C C


   (7)

 

한편, TMA-NM 필터는 TA의 gm,u를 가중치만큼 정

수배하면서 하나의 샘플링 커패시터에 전하를 축적

하기 때문에, GMA은 샘플 간 가중치의 총 합인 NM과 

같다. 마지막으로, 데시메이션은 입력 신호와 식 (8)

로 표현되는 이산 시간 임펄스 배열의 컨볼루션 연

산을 의미한다 [13]. 
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식 (8)의 시그마 연산 결과가 1이므로 GD는 1/D이

다. GC, GMA, GD를 이용하면, GTMA는 식 (9)와 같다. 
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그림 7은 gm,u=0.24 mS, fs=60 Ms/s, Cs=4 pF, 

γ=1일 때, TMA-23/32 필터의 이득을 정리한 그래프

이다. 그래프의 이론적인 이득(theoretical gain)은 

식(9)를 이용하여 계산하였으며, 6 dB의 차동 이득과 

BPIIR 필터, 출력 버퍼에 의한 9.5 dB, 2.4 dB의 이

득 손실을 반영하여 계산하였다. 이론적인 이득과 시

뮬레이션을 통한 이득(simulated gain) 사이에는 0.8 

dB의 오차가 발생하였다. BPIIR에 의하여 발생할 수 

있는 대역폭 내의 리플은 약 0.5 dB이며, 이 리플이 

0.8 dB의 오차의 주요 원인이라고 추정할 수 있다. 

시뮬레이션을 통한 이득과 측정된 이득(measured 

gain) 사이의 오차는 2.0 dB와 2.2 dB로 나타났으며, 

칩 제작 과정에서 발생된 기생 커패시턴스 성분에 

의하여 발생한 것으로 추정된다. 기생 커패시턴스 성

분이 클수록 식(9)의 분모 성분이 증가되며, 이득 감

소가 발생한다. 

 

-12

-8

-4

0

4

8

12
 Theoretical gain
 Simulated gain
 Measured gain

 

그림 7. TMA-23/32 필터의 이득 성능 

Fig. 7. Gain performance of TMA-23/32 filter 

 

3. 선형성 

 

그림 8은 4.5 MHz와 5.5 MHz의 두 입력 신호를 

이용한 MA-23 동작에서의 IIP3(input third order 

intercept point) 측정 결과이다. 3차 비선형성에 의

해 발생하는 3.5 MHz의 출력 신호(IM3)와 4.5 MHz

의 입력 신호(fundamental tone)에 대한 추세선

(trend line)들을 이용하면 MA-23 동작의 IIP3는 

―19 dBm이다. 동일 조건에서 MA-32을 수행하였을 

때, IIP3는 ―17 dBm으로 측정되었다. 

표 1은 TMA-23/32 필터의 IIP3와 1-dB 이득 압

축점(1-dB gain compression point, P1dB)을 정리한 

결과이다. 표 1의 VTA 시뮬레이션 결과(VTA 

simulation)는 VTA가 최대 gm인 3gm,u를 가질 때의 
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IIP3와 P1dB를 의미한다. 식 (9) 중 gm,u를 제외한 값

들은 입력 신호의 크기와 연관이 없기 때문에 

TMA-NM 필터의 IIP3와 P1dB는 VTA의 최대 gm 상

태에서의 IIP3와 P1dB 와 같다. 그러나, 그림 7에 따

르면, 이론, 시뮬레이션, 측정 사이에 이득 오차가 발

생하였으며, 이와 유사한 범위에서 선형성의 오차도 

발생하였다. 예를 들어, 시뮬레이션을 통한 이득과 

측정된 이득 사이에 2.0dB, 2.2dB의 오차가 발생하

였으며, 선형성 오차도 1-3 dB만큼 발생하였다. 
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그림 8. 측정된 MA-23 동작에서의 IIP3 

Fig. 8. Measured IIP3 for MA-23 operation 

 

표 1. TMA-23/32 filter의 IIP3와 P1dB 결과 

Table 1. IIP3 and P1dB results of TMA-23/32 filter 

  VTA sim. MA sim. MA mea.

IIP3 

(dBm) 

MA-23 ―21 ―20 ―19 

MA-32 ―21 ―19 ―17 

P1dB 

(dBm) 

MA-23 ―35 ―34 ―31 

MA-32 ―35 ―33 ―30 

 

4. 성능 요약 및 비교 

 

설계 방법에 따른 성능 비교를 위해서 동일한 

CMOS 공정과 공급 전압을 이용하여 SMA-23 필터

와 CMA-23 필터를 설계하였다. SMA-23는 실제 제

작된 chip으로 측정하였으며, CMA-23 필터는 시뮬레

이션을 수행하였다. 각 필터의 구현에 이용된 샘플링 

커패시터들의 총 커패시턴스는 12 pF으로 동일하며, 

각 필터에 이용된 gm,u도 0.24 mS로 동일하다.  그림 

9는 제작된 SMA-23 필터와 TMA-23/32 필터의 칩 

사진들을 보여준다. 각 필터에 사용된 총 샘플링 커

패시터의 크기가 동일하기 때문에, TA와 샘플링 커

패시터를 포함하는 필터의 코어 사이즈는 유사하다. 

사용된 총 커패시턴스가 같을 때, TMA-23/32 필터는 

다른 두 필터에 비하여 높은 이득을 가진다. 단, 가

중치를 인가하기 위하여 높은 gm을 이용하기 때문에 

높은 전류 소모량과 낮은 선형성 특성을 가진다. 추

가적으로, SMA-23 필터의 선형성 특성이 CMA-23 

필터에 비하여 우수하지만, 이는 측정과 시뮬레이션 

사이의 오차로 볼 수 있다. 측정된 SMA-23 필터의 

이득이 시뮬레이션을 통한 이득에 비하여 2.6 dB 감

소됨에 따라 선형성이 3 dB 높아지는 결과가 측정되

었다. 이론적으로, TA의 선형성이 전하 샘플러 기반 

MA 필터의 선형성을 결정하기 때문에, 동일 TA를 

사용한 두 필터의 선형성은 같다. 

 

표 2. 성능 요약 및 비교 

Table 2. Performance summary and comparisons 

 SMA-23 TMA-23 CMA-23

Process (nm) 65 65 65 

Supply 1.2/1.8 1.2/1.8 1.2/1.8 

Current (μA) 126 433 81 

Bandwidth (MHz) 15.5 14.1 14.8 

Gain (dB) ―8.2 4.2 ―10.9 

IIP3 (dBm) ―9.0 ―19.0 ―12.0 

Core size (mm2) 0.13 0.15 ― 

Remark Mea. Mea. Sim. 
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그림 9. (a) SMA-23 필터와 (b) TMA-23/32 필터의 칩 사

진 

Fig. 9. Chip photos of (a) SMA-23 filter and (b) TMA-

23/32 filter 

 

Ⅳ. 결 론 

본 논문에서는 N과 M의 조절을 통하여 주파수 응

답 특성이 조절되는 고차 TMA 필터를 설계하고, 세

부적으로 검증하였다. 설계된 고차 TMA 필터는 기

존의 방식을 이용한 MA 필터에 비하여 높은 이득을 

가진다. 또한, 이 필터는 샘플링 커패시터의 개수를 

최소화하면서 클락 패턴의 변화만으로 다양한 N과 

M의 MA 기능을 지원한다. 즉, 샘플링 주파수뿐만 

아니라 N과 M을 이용해서도 주파수 응답 특성을 조

절할 수 있기 때문에 높은 재구성성을 가진다. 65-

nm CMOS 공정을 이용하여 제작된 필터는 하드웨어

의 변화 없이 N=2, M=3인 MA와 N=3, M=2인 MA 

동작을 지원한다. 전류 소모량을 최소화하기 위하여 

반전기 기반 TA를 이용하였다. 
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