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Abstract

Recentyears,thewirelesscommunicationsystemshasbeenchangingrapidly.Inordertorealizetheportable

electricdevices,themihiaturization,lightweightandlowcostareimportantissues,andlongeroperatinglifeof

thebatteryisalsodesired.TheimplementationofRFanalogcircuitsandbasebanddigitalcircuitsinthesame

chipbyusingCMOStechnologyleadstoreducesize,weight,costandpowerconsumption.However,itisvery

difRculttorealizeit.Inthispaper,aneven-harmonicmiⅩerusingLCtanksinsteadoftheloadandthecurrent

sourceisproposed･Theproposedmixerhasadvantageoflow-Voltageoperationandlargeconversiongain.

Next,fortheproposedmixer,450phaseshifterwiththefrequencydoublerisproposed.Theproposedphase

shifterhasadvantageoflow-voltageoperation.Furthermore,thedelayerrorisminimizedbythesamecircuit

configuration.InordertoconBrmtheproposedmiⅩerandphaseshifter,thecombinedcircuitsareevaluated

Simulationsofthecircuitsdemonstratetheconversiongainoト17.3dBandmaximumphaseerrorof0.lowith

VDD-1.5V.

KeyWords:

Evenhamonicmixer,LCtank,Directconversion,Conversiongain,450phaseshifter

1. 序論

近年,携帯電話をはじめとする携帯電子機器の普及

は目覚しく,またBluetooth,高速無線LAN等の無線

システムの発展は社会的にも経済的にも重要な役割を

果たしている｡その携帯電子機器を実現するためには

高周波アナログ回路技術が必要不可欠である｡その携

帯電子機器を実現するためには機器としての小型化,

軽量化,低コス ト化が重要である｡そのため,回緒部

分の構成においても外付け部品をできる限り削減し,1

つの集積回路として実現する(1チップ化)取り組みが

盛んに行われている｡しかし,ミキサのような高周波

アナログ回路部分を集積回路化することは非常に困難

であり,このことが1チップ化の妨げとなるため,無

線機器のための高周波アナログ集積回路の研究が盛ん

に行われるようになってきた【1],[2]O従来より,携帯電
話などの受信機の構成にはスーパー-テロダイン方式

が採用されてきた｡この方式は受信感度に優れるが,

SAW フィルタ(SurfaceAcousticWaveFilter)といっ
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た外付け部品が必要であるという1チップ化を阻害す

る欠点がある｡ SAW フィルタは高価で外形寸法が比

較的大きく,また消費電力が大きいため,1チップ化

に適さない｡そこで,近年,ダイレクトコンバージョ

ン方式 [3】が提案された｡ダイレクトコンバージョン

方式は,RF信号を直接ベースバンド信号に変換する

方式であり,フィルタそのものが不必要であるという

特長があり,注目を集めている｡しかし,この方式に

は,自己混合やLO(LO:局部発信器)信号の放射等の

問題により製品ベースの実現が困難とされていた｡こ

の問題を解決するために2種類の方法が提案されてい

る｡まず,第1は,偶高調波ミキサを用いる方法があ

る｡この偶高調波ミキサは原理的に自己混合を防ぐこ

とが可能であり,ダイレクトコンバージョン方式に適

したミキサであるといえる｡この方法では一般にIF

増幅段を用いない｡この理由は,増幅器で生じるオフ

セットとベースバンドにおける信号の区別が不可能で

あり,この問題を避けるために増幅器の使用を控えて

いる｡しかし,ベースバンドでは,低周波ノイズやア

クティブ素子の1/Jノイズが問題となるため,ミキサ
における高利得化が望まれている｡しかし,現在用い

られている偶高調波ミキサの回路構成法では高周波領

域における高利得化が困難であり,これからのさらな
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る高周波化を考慮すると,本質的に新たな手法が要求

される｡第 2は,直交復調を行 うための移相器を 2逓

倍 し,この信号をLO信号として用いる方法である｡

この方法では,LO周波数とRF周波数が異なるため,

自己混合等の問題を解決できる｡ しかしながら,従来

の回路では,移相器から出力されたLO信号をミキサ

に入力する際には結局LO周波数とRF周波数が等し

くなり,結果として,自己混合やLO信号の放射が起

きてしまうという問題点が残 されている｡

本論文では,まず負荷およびテール電流源にインダ

クタ(L)とキャパシタ(C)の並列共振回路 (以降,LC
タンクという)を用いたMOS偶高調波ミキサを提案す

る｡本回路では,LCタンクが (理想条件において)無限
大のインピーダンスを有することに着目した回路であ

り,極めて大きな利得を実現できる｡また,MOSFET

の縦積み段数が 1段となることから,低電源電圧で動

作させることが可能となる｡次に,提案する偶高調波

ミキサに用いる2逓倍形 450移相器を提案する｡ここ

で提案する移相器は同一形式の回路を用いることで,

遅延等による誤差を最′J､にしている｡またMOSFET

の縦積み段数が2段であることから,低電源電圧で動

作させることが可能である｡また,本回路を偶高調波

ミキサと共に使 うことによりRF信号と同一の周波数

を用いることなくダイレク トコンバージョンを実現で

きる｡これにより,自己混合の問題を解決できる｡そ

して,以上の提案回路の性能をHSPICEシミュレー

ションを用いて評価 し,その有用性を確認する｡

2. 偶高調波ミキサ

2.1 従来の偶高調波ミキサ

本節ではまず,偶高調波 ミキサの原理について説明

する (図 1)｡偶高調波 ミキサ (even-harmonicmixer)

とは,原理的に自己混合のない事に着目したダイレク

トコンバージョン用のミキサのことである｡同図 (a)

に示すような,点対称な非線形特性を有する素子を考

えると,その入力 xに対する出力 yはxの奇数次の項

だけからなる次式のような級数に展開できる｡

y-I(x)-alX+a3X3･･･ (1)

この入力 xに二つの正弦波 fl,f2(同図 (b))を加える
と,3次の非線形の項からは次にような周波数成分が

現れる｡

fl,3fl,fl-2f2,2fl-f2

f2,3f2,fl+2f2,2fl+f2

そして,fl- ILO,f2- fRF かつ fLO<fRF と考
え,更に.,flとf2に関して対称な式は同一視すると,

出力の周波数 fzF は

｢十

図 1 偶高調波 ミキサの原理

図 2 従来回路の偶高調波 ミキサ

fzF- 2fLO士 fRF (2)

となることが分かる.つまり,fLO を fRFの 1/2に

選べばfzF-0となり,同図 (C)に示すように直流成

分が出力され,ダイレク トコンバージョンが実現でき

るO更に,出力周波数成分には fl士f2の組み合わせ

がないため,ILO- fRFの場合にも自己混合は起こら

ない｡すなわち,偶高調波 ミキサを用いれば,原理的

に自己混合を避けることができ,同時に不要放射の問

題からも免れ得る｡更に,用いる非線形素子が奇対称

特性を持つため,偶数次の歪みも原理的に発生 しない

など,ダイレク トコンバージョン方式のミキサ特有の

問題がほとんど解決できる｡

次に,従来よりある偶高調波ミキサの回路構成につい

て説明する｡図2にその偶高調波ミキサを示す｡回路動

作について説明する｡ 同図は抵抗 (R),MOSFET(Ml

～M4),直流電流源 (Zsl)により構成されており,VDD

は電源電圧を表 している｡MOSFETの素子サイズは

全て等 しく,飽和領域で動作するものと仮定する｡そ

のときのMOSFETの ドレイン電流 (ZD)は,

ID=K(VGS-VT)2 (3)

となる｡ここで方は トランスコンダクタンス係数 と

いい,チャネル幅/チャネル長 (W/L)に比例する｡ま
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た VGSはゲー ト ソース間電圧,VTはしきい電圧で

ある｡

このとき,バイアス電圧 VBl,差動入力電圧 喜vx,
一書vxおよび 妄vy,一書vyを図2に示すように入力し
た時,式(3)を用いて解くと出力電圧をvoutl(Voutl+-
Voutl-)とすると,

Voutl
RK1
2 賢 一(vxIvy)2(vx･vy)(4)

となる｡ここで,KlはMl ～ M4の トランスコンダ

クタンス係数である｡式(4)をテイラー展開し,更に

vx及びvyにそれぞれAcos(LJlt),Bcos(W2i)を代入

すると,3次の項および5次の項より,

γol=

R〈
j12B
642K13zs1+(
5A4β5A2月3
哀衰訂+砺

(cos(LJl+2LJ2)i+cos(wl-2W2)号 (5)

が求まる｡よって,ダイレクトコンバージョン方式が

可能となり,自己混合やLO信号の放射の問題を解決

することが可能である｡しかし,式 (5)の係数の分母

が大きいため,ベースバンドの変換利得が非常に小さ

いことが予想され,低周波ノイズやアクティブ素子の

1/Jノイズの問題の解決までには至らない｡よって,大
きな変換利得を得るために抵抗(R)および入力振幅を
大きくする必要がある｡しかし,-低電圧駆動,低消費電

力を考慮するとその値に限界がある｡また,MOSFET

を飽和領域で動作させるためにも同様のことが言える｡

次節では,変換利得に着目した提案回路の説明をする｡

2.2 LCタンクを用いた偶高調波ミキサ

本節では,提案するLCタンクを用いたMOS偶高

調波ミキサについて説明する｡図3にその提案回路を

示す｡回路動作について説明する｡同図はインダクダン

ス(Ll,L2),キャパシタンス(Cl,C2),MOSFET(Ml
～M4)により構成されており,VDDは電源電圧を表し

ている｡MOSFETの素子サイズは全て等しく飽和領

域で動作するものと仮定する｡

従来回路の負荷にLCタンクを用いることにより,

並列共振周波数を直流付近に設定することで,ベース

バンドで極めて大きな変換利得を得ることが可能とな

る｡また,電流源は理想的にはインピーダンスが無限

大である｡よってLCタンクと置き換えることができ,

MOSFETの縦積み段数が 1段となることから低電源

電圧で動作が可能となる｡さらに低周波ノイズやアク

ティブ素子の1/Jノイズの問題も解決できる｡さらに,
負荷による電力消費をともなわないため,消費電力及

び発熱を抑えることができ,携帯電子機器に適した回

路であるといえる｡

図3LCタンクを用いた偶高調波ミキサ

2.3 シミュレーション結果及び評価

本章では,提案回路のHSPICEシミュレーションを
行い,電源電圧 1.5Vにおける特性を評価した｡また

従来回路と比較を行い,その有用性を確認する｡

2.3.1 LCタンクを用いた偶高調波ミキサのシミュ

レーション結果

本節では LCタンクを用いた偶高調波 ミキサの

HSPICEシミュレーションを行い,電源電圧1.5Vに

おける特性を評価した｡設計値をそれぞれ表2.1に示

す｡図5,7に,RF周波数が2.4,10GHz時のフーリ

エ特性を示す｡これらより,2.1節で述べたように奇

数次のみのスペクトルが発生していることが分かる｡

よって従来回路と同様,自己混合やLO信号の放射の

問題を解決している｡表2.3に提案回路のベースバン

ドにおける変換利得とTHDの結果を示す｡これより,
2.2節で述べたように共振周波数を直流付近に設定す

ることで,従来回路に比べて,ベースバンドで大きな

変換利得を得ていることが確認できる｡

表2.1 提案回路の設計値

VDD,VB2
Zs2

C2,L2

M5 - M8のW/L

Mso,Ms20)W/L

1･5,0･8 Ⅳ]
100 [〃A]

0･1,1.0 [pFh[nH】

10･0/1･0 【pm/jlm]

20.0/1.0 [〃mルm】

2.3.2 従来回路との比較

本節では,従来回路のHSPICEシミュレーションを
行い,提案回路の有用性を確認する｡設計値を表 2.2

に示す｡図4では,図2の直流電流源の部分をカレン

トミラーを用いて構成している｡図6,8にRF周波

数が2.4,10GHz時のフーリエ特性を示す｡ 表2Aに

従来回路のベースバンドにおける変換利得とTHDの
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図 4 従来回路の偶高調波ミキサ

表 2.2 従来回路の設計値

表 2.3 提案回路の変換利得とTHDの結果

RF周波数【GHz] 変換利得 THD

2.4 -10.8 1.30

5.2 -4.87 1.04

結果を示す｡これより,式 (5)で示 したとおりベース

バンドにおける変換利得が小さいことが分かる｡

これらより,前節で述べたとおり,ベースバンドに

おける変換利得は,提案回路の方が非常に優れた特性

を示していることが分かる｡今回の研究ではインダク

タンス(Ll)のサイズを50jJとして設計を行ったが,並
列共列周波数を更に低周波に設定すれば,更に大きな

変換利得を得ることが可能である｡しかし,並列共振

周波数を低周波に設定するには,インダクタンスLl,

キャパシタンスClのサイズを大きくしなければならな

く,携帯無線機器を設計するうえで大きな問題となっ

てしまう｡このことは今後の課題 として,研究を行っ

ていきたい｡なお,ClのサイズはRF周波数が2.4,

5.2,10GHzの時,それぞれ3.3,0.9,0.4pFである｡

このように,Clのサイズを変化させるのは,取 り扱

う信号が高周波になるにつれMOSFETの寄生容量を

考慮しなければならないためである｡RF周波数が高

周波になるにつれ Cのサイズが小さくなることから,

提案回路は,より高周波成分の信号を取り扱 う場合に

有効であると言える｡
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表 2.4 従来回路の変換利得とTHDの結果

RF周波数 変換利得 THD

lGHz] [dB〕 [%]

2.4 -57.0 0.448

5.2 -63.0 0.12200
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図 5 提案回路(RF-2.4GHz)

0 2 4 6 8 10

frequency[6Hz]

図6 従来回路(RF-2AGHz)

THDでは,提案回路は従来回路より少 し劣った結果

である｡しかし,高周波になるにつれて値が小さくなっ

た｡これは設定する並列共振周波数が,RF周波数及

びLO周波数に近いことから考えられる.この特性か

らも提案回路はより高周波成分の信号を取り扱 う場合

に有効であると言える｡

3. 2逓倍形450移相器

3.1 理論式

本節ではまず,2逓倍形450移相器の理論式を説明す

る｡従来のミキサの場合,直交変調のために900移相器

が必要だが,偶高調波ミキサの場合,式(2)よりLO信

号が2倍になるため450移相器が必要となる｡LO信号
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図 7 提案回路(RF-10GHz)
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図 8 従来回路 (RF-10GHz)

を士coswtとするとミキサに入力するときにはcosLJt,

cos(ut+7T/4),cos(LJt+27T/4),cos(wt+37r/4)の4

つの信号が必要となる｡この4信号は三角関数の公式

より,

cosLot (6)

cos(ut･芸)- 義 (coswi-sinut) (7)

cos(wt･;)- sinwi (8)

cos(wi･筈)- 義 (cosui･sinut) (9)
と表される｡また移相器を2逓倍形にすることにより

LO信号を半分にすることができ,LO信号とRF信

早?差をさらに大きくとることができる｡そこで信号

を2逓倍する方法として三角関数の倍角の公式より,

2cosLJtSinwt - sin2wt (10)

cos2(J卜 sin2LJt - COS2wi (ll)

と表される(山は入力信号の角周波数,tは時間)｡さ

らに式 (10)を変形すると,

ポ三言,ILiズ 工 ニ莞 竺 :_=I暮 4誓 .#

王 ÷ : ttAdd IIII Add II

ー α2-β2II■II一+Iα2-β2書I

I:Add

: n T.Yj …

Add I暮I暮一…rll.----. I山叩l描 Th : 加p

I
II

: C AT;Tー:I_._I_ IT■暮 kTP I8 knplI I■...B-------.i I
I

lL_
l_________｣

図 9 提案回路のブロック図

桁暮2pJ ■10 一一か180'90' 27がLlZ 暮B糾m 一tS … n2 90.kSB6270'l80㌦7■一6
rJ- LI LI I I Ll

lJa 0●ー2Rl 巨 RL)Y▲瓜Y▲■21R'一 R～車 知I ▼ヽ27Lf28

J4甘29LX) L)18q-O' 柑O'P22 ll23#24 W 90.位5270●98'Jl～6 luT

u ー35 l叫臣一一･一･一小 一 ト.
｢■ ■1 ■1 l LLl ■1

図 10 2逓倍回路

4cosuisinwt-(cosLJt+sinut)2-(coswt-sinwt)2

= 2coswtsinwt

= 2sin2wt (12)

となる｡この2逓倍する方法では式(ll),(12)共に二
乗差をしているので同一形式の回路を使うことができ,

遅延等の誤差を最′吊こできるOまた式(7),(9),(12)で
は信号の和と差をしている｡そして各式の係数が違う

のであわせるための増幅器も必要となる｡そこで信号

の和と差の回路と幅器を同一形式の回路を使うことで

さらに誤差を減少できる｡図9に提案回路のブロック

図を示す｡提案回路はポリフェイズフィルタ,2逓倍

回路,450移相器で構成されており,2逓倍回路のA,

B,450移相器のAddとAmpはそれぞれ同一形式の

回路で構成している｡

3.2 要素回路の動作原理

まずはじめに要素回路の説明を行う｡

3.2.1 ポリフェイズフィルタ

第-段目のポリフェイズフィルタの説明を行う｡図

11に回路図を示す｡同図は抵抗,キャパシタンスで構

成されているO差動入力信号LO+,LO_を入力した

時,各入出力特性は,
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図 11 ポリフェイズフィルタ
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となる｡上式よりVl ～ V4はそれぞれ入力信号LO+

を2700,00,900,1800ずらした信号となる｡

3.2.2 2逓倍回路

第二段目の 2逓倍回路の説明を行 う｡まず,図 9

のブロック図のAの乗算器 【4】,判の説明を行 う｡
図 10(a)に回路図を示す｡乗算器は式 (12)の計算

を行 う回路である｡各図の VDD は電源電圧を表し

ている｡まず図 12(a)(図 9中の Add)に示される

要素回路の回路動作について説明する｡同図は抵抗

(Rl),MOSFET (Mll～M14),直流電流源 (Zsl)によ
り構成されている｡MOSFETの素子サイズは全て等

しく,飽和領域で動作するものと仮定する｡この時,出

力信号Vol+,Voト,Vo2+,Vo2_は

Vol+-VDD

Voト -VDD-Rl

Vo2+-VDD-Rl

Vo2_- VDD-Rl
〈

Zsl

Zsl-

KIZs1
2

(vx+vy)

(I-∫ I､!Jl

(vx-vy)
〉

トvx+vy)

18)

(19)

〉
20)

となる｡

次に図 12(b)(図 9中の α2-β2)に示される要素

回路について説明する｡同図は抵抗 (R2),MOSFET

(M21 - M24),直流電流源 (Zs2)により構成されてい

る｡MOSFETの素子サイズは全て等しく,飽和領域

で動作するものと仮定する｡バイアス電圧 VB2,差動

(b)

図 12 要素回路

入力電圧 喜vil,一 書vilおよび喜vi2,一書vi2を図に示す

ように入力した場合,出力電圧 Vout+,Vouト は,

Vout+

Vouト

VDD-
R2Zs2
2

･警 (viュ+vi2)(vi1-Vi2)(21)

VDD-
R2Zs2
2

一等 (vil･vi2)(viュ-γi2)(22)
となる｡ここで,K2はM21 - M24のトランスコンダ

クタンス係数である｡次項では,以上の要素回路を用

いて乗算器を構成する｡

次に乗算器全体の動作原理を説明する｡図 12の2

つの回路を縦続接続することにより乗算器は実現され

る｡図10(b)では図 12の直流電流源の部分をカレン

トミラー回路を用いて構成 している.また,図 12(a)

のVB2は式 (17)～ (20)の直流成分にあたりVB2-

VDD-RIZslとなりvil,Vi2は以下のようになる｡

vil - Rl廊 (vx+vy) (23)

vi2 - RlJ軒 訂(vx-vy) (24)

よって式 (21),(22)に式 (23),(24)を代入すると

i,out(Vout+,VoJuト)は

vouL-4R誓R2KIK2IsIVxVy (25)
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図 13 増幅回路

となり,アナログ乗算器として動作することが分かる｡

次に,図9のブロック図のBの回路の説明を行う｡

図10(b)に回路図を示す｡この回路は式(ll)の計算を

行う回路である｡回路構成は図同図(a)と同じだが図

13のように入力することにより式 (17)～(20)は,

Vol+- VDD-Rl

Vol_-VDD-RlVo2+-VDD-Rl
Vo2_-VDD-Rl

(26)

となる｡上式よりこの回路が増幅器として動作してい

ることが分かる｡この増幅器は式 (ll),(12)での出力

信号の振幅をあわせるために用いる｡そして,上式の

出力を式 (21),(22)に入力することで二乗差の出力を

得る｡

3.2.3 450移相器

最後に最終段の回路の説明を行 う｡最終段は式

(6)～(9)の計算を行う回路で図9のAddとAmpの

部分はそれぞれ図12(a)と図13で構成している｡

以上の回路構成で最終的にポリフェイズフィルタか

ら出力された信号を2逓倍し450位相をずらした信号

を出力する｡

本回路の特長として回路全体を同一形式の回路 (図

12)を使 うことにより遅延等の誤差を最小にできるこ

と,MOSFETの縦積み段数が2段となることから低

電源電圧で動作が可能であることが期待できる｡
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図 14 フーリエ特性
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frequency[GHz]

図 15 位相特性

3.3 シミュレーション結果

本節では,提案回路のHSPICEシミュレーションを

行い,LO信号0.6GHzのときの特性を評価した｡図

14,15にそれぞれ出力信号のフーリエ解析,位相特性

を示す｡これらより,入力信号を2逓倍し,位相が450

されているのとが分かる｡位相の最大誤差は0.10と

なり優れた特性を示していることが分かる｡しかし,

振幅がとても小さくなってしまった｡このことは今後

の課題としておく｡

4. 組み合わせ回路

4.1 回路理論

本章では2章,3章で提案した偶高調波ミキサと2

逓倍形450移相器を共に使った時の説明を行う｡ダイ

レクトコンバージョン方式はRF信号を直接ベース

バンド信号に変換する方式であるため,ILO-fRF
となり自己混合やLO信号の放射の問題を起こしてし

まう｡この間題を解決する方法として偶高調波ミキサ

と2逓倍形移相器が提案されている｡両回路を共に

使った時,移相器の入力信号fLO,出力信号fLOaは



142 宮 崎 大 学 工 学 部 紀 要 第34号

0

0

0

0

2

4

6

8

I

l

-

一

[皿P]
U!E?
B

u

o!sJ
a
^

uO
D

0 2 4 6 8 10

frequency[GHz]

図 16 フーリエ特性

FLO-去fRF,fLOa=喜fRFとなり全回路内において
RF周波数と同一の周波数を一切使 うことがなくなる.

よって,この2つの提案回路を共に使 うことで問題で

あった自己混合やLO信号の放射の問題を解決するこ

とが出来るOまた,LO周波数がRF周波数の 1/4と

なることでLO信号の4次高調波がRF信号と同一の

周波数になり,従来のミキサや 2逓倍形移相器のみの

場合より影響が少なくなるという効果もある｡

4.2 シミュレーション結果

両回路を共に使った時のHSPICEシミュレーション

を行い,特性を評価 した｡RF周波数は2.4GHz,LO

周波数は0.6GHzとした｡図 16にフーリエ特性を示

す｡ベースバン ドにおける変換利得は-17.3dBとなっ

た｡ミキサのみの変換利得より小さくなってしまった｡

これは移相器の出力信号の振幅が′J､さいことが原因と

考えられる｡このことは今後の課題とする｡また,THD

は1.39%となりミキサのみのTHDより少 し劣った結

果となった｡これは素子数が増えたためと考えられる｡

5. 結論

本論文では,ダイレク トコンバージョン方式受信機

を実現するため,低電源電圧で動作可能なLCタンク

を用いたMOS偶高調波 ミキサと偶高調波ミキサ用の

2逓倍形 450移相器の提案を行ってきた｡まず提案す

る偶高調波ミキサでは,従来の抵抗負荷とテール電流

源をLCタンク-変更した回路構成であり,高い変換

利得を得ることができるという特長を有している｡次

に,提案する2逓倍形 450移相器では同一形式の回路

構成であることから,遅延等の誤差を最小にするとい

う特長を有 している｡また,両回路共,MOSFETの

縦積み段数が少ないことから,低い電源電圧で動作さ

せることが可能である特長を有 している｡

2つの提案回路の特性を評価するため,Star-HSPICE

を用いた解析を行った｡その結果,まず偶高調波 ミキ

サはRF周波数を2.4GHz,電源電圧 1.5Vの時ベー
スバンドの変換利得は-10.8dB,THDは1.3%であっ

た｡極めて大きな変換利得を実現できることが分かっ

た｡次に,2逓倍形 450移相器は電源電圧 1,5Vで動

作 し,位相の最大誤差は0.10であった｡最後に,こ

こで提案 した両回路を用いてミキサを構成 した結果,

RF周波数を2.4GHz,LC周波数を0.6GHzとした

時,電源電圧 1.5Vで動作 し,ベースバン ドでの変換

利得は-17.3dB,THDは1.39%であった｡以上の結

果より提案するLCタンクを用いたMOS偶高調波 ミ

キサは低電源電圧で動作可能であり,ベースバン ドで

の高変換利得を実現できることが分かった｡また,2逓

倍形450移相器と共に使 うことでLO周波数がRF周

波数の1/4となることでエ0信号の4次高調波がRF

信号と同一の周波数になり,従来のミキサや 2逓倍形

移相器のみの場合より影響が少なくなる｡

一方,共振インピーダンスをより直流付近に設定す

るにはインダクタンスL及びキャパシタンスCの素

子サイズを大きくする必要がある｡特にLのサイズは

大きさチップ面積を必要とするため,携帯無線機器を

設計するうえで大きな問題 となる.したがってLのサ

イズを小さくするための回路設計の確立が必要であり,

この取 り組みは今後の課題である｡
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