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低電源電圧 ･広帯域CMOSアナログ乗算器の設計と
2.4GHzRFダウンコンバージョンミキサへの応用

熊谷 寛夫 1),谷川 寛幸 2),淡野 公一3),石塚 興彦 4)

ALow-Supply-Voltage,

Wide-BandwidthCMOSAnalogMultiplier
andItsApplicationtoa2AGHzRFDownconversionMixer

HirooKUMAGAI, HiroyukiTANIGAWA,KoichiTANNOandOkihikoISHIZUKA

Abstract

lnrecentyea･rs,theworldofwirelesscommllnica･tionshasbeenchanglngVeryrapidly.Thewireless

communicationdevicesneedRFanalogcircuitssuchasmixer.InCMOStechnology,ifitsuccessfullymerges

RFa･naloga･ndba･seba･nddigita･lblocks,itispossibletoreducesize,weight,costa･ndpowerconsumption･

However,thecircuitelementswhichcanbeoperatedunderlowsupplyvoltagearerequiredbecauseof

loweringofthebreakdownvoltagewiththedevelopmentoffabricationtechniqueinCMOSprocess.

Inthispaper,alowISupply-voltageandwide-bandwidthCMOSanalogmultiplierisproposed,whichis

indispensableformixer.Theproposedmultiplierhasadvantagesoflowvoltageoperationandlownoise･

Simula･tionsofthemultiplierdemonstratetheinputrangeofO･54VP-P ,the-3dBbandwidthofl･03GHz

andtheS/Nratioof131dBwithVDD-2V.Next,theproposedmultiplierisappliedtoadownconversion

mixer･ThemixercanbeoperatedatVDD-2V,andtheconversiongainand3rdorderinterceptpoint(ⅠIP3)

are-0･8dBand+10.9d13m,respectively.

Keyword: CMOSAnalogMultiplier,Mixer,ConversionGain,InterceptPoint

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.また機器として,小型,軽量,低コス ト,低消費電

力が要求されるため,外付け部品をできる限 り削減

し1つの集積回路 として実現すること(1チップ化)

が有効である.このことは,ミキサなどの高周波アナ

ログ回路が用いられる受信機の構成においても例外

ではなく,その 1チップ化が強 く望まれている甘
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従来より,携帯電話などの受信機の構成にはスーパー

ヘ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(SurfaceAcoustic

WaveFilter)といっ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,また消費竜力が

大きいため,このSAW フィルタを用いない1チップ

化に適 したアーキテクチャが開発 された.そのアー

キテクチャはダイレクトコンバージョン方式 と[2】

Low-IF方式 (IF:中間周波数)[3],【4]である.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ことにより実現 され,これによ

り外付け部品を削除することが可能 となる.しかし

この方式では,オフセット等の問題により製品ベー

スの実現を阻んでいる.一方,LowJF方式はIF周

波数を低 くしたものであ り,構成要素はスーパーヘ

テロダイン方式 と変わらない.そのために根本的な
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解決 とはならないと考えられたが,この問題には複

素フィルタを用いて解決する方法が提案されている.

Low-IF方式はIF周波数が低いため複素フィルタを

集積回路上に構成することができ,これにより外付

け部品を削除することが可能となる.

このように外付け部品を削減 し1チップ化する試

みは盛んに行われてお り,また同時に,高周波アナ

ログ回路に加えてデジタル信号処理回路 も含めて 1

チップ化できれば,より一層の小型 ･軽量化 低コス

ト化,低消費電力化が実現可能 となる.そのため近

午,RFアナログ回路 とベースバンドデジタル回路の

両方を CMOSによって構成する試みが行われてい

る.しか しCMOSプロセスにおいては,近年の微細

加工技術の進歩に伴 う耐圧低下のため,低電源電圧

で動作する基本回路が必要となっている.

本論文ではまず,高周波回路であるミキサを構成

するために必要不可欠である低電源電圧で動作可能

な広帯域 cMOSアナログ乗算器を提案する.本提

案回路の特長 として,縦積み段数が少ないことから

低電源電圧での動作が可能であること,差動対回路

を用いて構成されていることからノイズ耐性に優れ

た回路であることが挙げられる.次に本論文では,揺

案回路 を用いて ミキサを構成する.ミキサは周波数

変換 を行 うために用いられ,従来よりギルバー ト乗

算器 [5日7]が用いられている･ギルバー ト乗算器は

アナログ乗算器 としてよく知 られた回路であ り,ノ

イズ耐性,周波数特性共に優れている. しか しギル

バー ト乗算器は電源電圧-グラン ド間に 3個のアク

ティブ素子を必要とし,低電源電圧化の妨げとなる.

それに対 し,提案回路は電源電圧-グランド間のアク

ティブ素子数が2個であり,低電源電圧での動作に適

している.そこで本論文では,HSPICEシミュレー

ションにより提案回路とギルバー ト乗算器の両回路

をLow-IF方式におけるミキサとして比較を行い,揺

案回路の有用性 を示す.

2.低電圧 ･広帯域CMOSアナログ
乗算器

2.1動作原理

2.1.1乗算器のための要素回路

ここではまず,提案するアナログ乗算器で用いら

れる要素回路について説明する.提案するアナログ

乗算器の要素回路を図2.1,2.2に示す.各図のVDD

は電源電圧を表 している.まず図 2.1に示 される要

素回路 (1)の回路動作について説明する.同図は抵抗

(Rl),MOSFET(Mll～M18),直流電流源 (Isl)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.そのと

きのMOSFETの ドレイン電流 (Jか)は,

ID -K(VGS-VT)2 (1)

となる.ここで ガ 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･

またVGSはゲー ト ソース間電圧,VTはしきい電圧

である･バイアス電圧vBl,差動入力電庄吉vx,一書vx

および喜vy,一書vyを
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となる.ここで,Klは Ml1-M18の トランスコン

ダクタンス係数である.そして,式 (3),(4),(6),(7)
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図2.1提案するアナログ乗算器の要素回路(1)

図2･2提案するアナログ乗算器の要素回路(2)

はU孟,V冨≪ 哲 である範囲において,それぞれ以下
のように近似できる.

V.1+-VDD-Rl

Vol_-VDD-Rl
Vo2+-VDD-Rl
Vo2_-VDD-Rl

KIIs1
2

･vx･vy,)(8,･-vx-vy,)(9)

･vx-vy,)(10)
･-vx･vy,) (ll,

ここで,Vol+は式 (4)を,voト は式 (3)を,vo2+

は式 (7)を,vo2_は式 (6)を近似 したものである.

次に図 2.2に示される要素回路 (2)の回路動作に

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,差動入

力電圧 喜vil,一書vilおよびをvi2,-をvi2を図に示すよ

うに入力 した場合,式 (1)を用いて解 くと出力電圧

Vout+, Vout_ は,

Vout+-

VDD -竿 +竿 (vil･vi2)(vi1- Vi2)(12)
Vout_-

vDD一重由 一等 (vil･vi2)(vi1- Vi2)(13)2

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.

2.1.2アナログ乗算器の回路動作

図 2.3に提案するアナログ乗算器の回路図を示す.

これは図 2.1と図 2.2の回路を縦続接続することに

より実現される.図 2.3では,図 2.1,2.2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 2.2の VB2は式 (8)～(ll)の直流成分

にあたりvB2-VDD-R,lIslとなり,1)il,7ノi2は以

下のようになる.

vil - Rl偏 (1'T+vy) (14)

vi2 - Rl＼/百両 (vx- vy) (15)

よって式 (12),(13)に式 (14),(18)を代入してVout+

,VoILト を得ることができる.

Vout+ -

vDD一等 .2R,fR2KIK2IsIVLTVy (16)
Vouト -

vT"一生垣 -2RfR2K]K2Lnv.勅 (17)2

ここで,提案回路の出力電圧をvout- vout+-vouト

とすると,

vout-4R.fR･2KIK27sIVxVy (18)

となり,アナログ乗算器として動作することが分かる.

本提案回路の特長として,縦積み段数が少ないこ

とから低電源電圧での動作が可能であること,差動

対回路を用いて構成していることからしきい電圧の

変化に対する影響が少なくノイズ耐性に優れた回路

であることが期待できる.

2.2 シミュレーション結果

本節では図 2.3の提案回路のHSPICEシミュレー

ションを行い,電源電圧 3Vおよび2Vにおける特

使を評価 した.設計値を表 2.1に示す (W/Lはチャ

ネル幅/チャネル長を表す)･
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図 2,3 提案するアナログ乗算器の回路図

表2.1提案回路の設計値

VDD-3lV] VD'D-2【V]

vBllV] 2.0 1.5.

IsllPA] 200 100

Is2lPA] 100 100

Rl[kr2] 5.0 5.0

R2[kO] 12.0 10.0

Mll-M18の W/L 2一0/1.0 3.0/1.0

M 21-M24の W/L 2.0/1.0 3:0/1.0

Ms10 -M s14の W/IJ 20.0/1.0 20.0/1.0

※ 但 し,W/Lの単位は [FLm/FLm]

図 2.4,2,5に提案回路の直流特性を示す.これによ

り,電源電圧 3V,2Vそれぞれにおいて提案回路

がアナログ乗算器として動作 していることが確認で

きる.また,周波数解析の結果,提案回路の -3dB

帯域幅は VDD-3Vのとき1.51GHz, VDD-2V

のとき1.03GHzであった.このときvxの信号振

幅は THD 1%未満の範囲内とし(THDは周波数

10kHz,10次高調波までの条件において),VDD-3V

のときo･79V｡-｡,VDD-2Vのときo･54V｡-｡ に

設定 した.ここで,この範囲を入力 レンジと定義す

る･またvyには,vxの振幅値と同じ値のバイアス電

圧を与えた.次にノイズ解析を行いS/N比を求めた

結果 VDD-3Vのとき135dB,VDD-2Vのとき

131dBであった･ ここで,S/N比は次式で定義さ

れる.

S/N比 -2010g(入力実効電圧/入力換算ノイズ)[dB]

(19)

なお入力電圧は入力 レンジの値を用いた.
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図 2.5提案回路の直流特性 (VDD-2V)

2.3 従来の回路との比較

アナログ乗算器としてよく知られる回路にギルバー

ト乗算器 [5H71がある.ギルバー ト乗算器は,素子

数が少なく差動対構成であるためにノイズ耐性に優

れた回路である.また,周波数特性にも優れミキサと

しても用いられる.ギルバー ト乗算器の回路図を図



讐慧禦 B:Ri貯 警 禦 <sj.I,U栗 野 讐 舘 187

2.6に示す.電源電圧を 3Vとし提案回路の解析の

ときと同様にシミュレーションを行 った.設計値を

表 2.2のようにした結果,直流特性は図 2.7のよう

になった･このときの入力レンジは0･58Vp-pであ

り,13dB帯域幅は2.53GHzであった.ここで提案

回路とギルバー ト乗算器の周波数特性を図 2.8に示

す.またノイズ解析の結果,S/N比は 142dBであっ

た.ここで提案回路とギルバー ト乗算器の特性を表

2.3にまとめる.周波数特性の直流利得は3種類とも

ほぼ等しい値である.提案回路は,帯域幅,S/N比に

おいてはギルバー ト乗算器に劣る.しか し-3dB帯

域幅はGHzのオーダーであり,広帯域であると言え

る.入力 レンジは提案回路の方が特性がよい.ギル

バー ト乗算器には人力 レンジ拡大のための手法が存

在するが,これは差動対回路の 1次近似領域を拡大

するためのものである.よって,提案回路においても

その手法を利用することができる.また提案回路は

電源電圧 2Vにおいても十分に動作 していることか

ら,低電源電圧での動作に適 した回路であることが

分かる.

表 2.2 ギルバー ト乗算器の設計値

VDD,VBl,VB2lV]

Zs lpA]

R [kO]

Mll ～ M14のW/L lpm/lJ･m]

M 21,M 22のW/L lFLm/pm]
Mso,MslのW/L [FLm/FLm]

3.0,2.5,1.5

100

5.0

5.0/1.0

10.0/1.0

20.0/1.0

表 2.3提案回路とギルバー ト乗算器の比較

提案回路 ギルバート乗算器VDD -3lVl

入力レンジ【VP-P】 0.79 0.54 0.58

周波数解析の直流利得 【dB】 0.95 0.60 0.94

-3dB帯域幅lGHz] 1.51 1.03 2.53

2.4 実験結果

本節では,個別部品を用いて提案回路を構成 した

測定結果について述べる. CMOSIC4007UB(オ

ンセ ミMC14007UBCP)内のMOSFETを用い,図

2.9のようにブレッドボー ド上に提案回路を構成 し

図2.6 ギルバード乗算器の回路図
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vyニ0.3V
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vy=0.1V

vy=OV

vyニー0.1V

vyニー0.2V

vy=-0.3V
vy=-0.4V

10.4 -0.2 0 0,2 0.4

vx lV]

図2.7 ギルバード乗算器の直流特性
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図2.8提案回路とギルバード乗算器の周波数特性

た･vx,vySこそれぞれ周波数 100kHz･3kHzの信号

(振幅は2Vp-p)を入力し,そのときのオシロスコー

プおよびスペクトラムアナライザで測定した結果を

図2.10,2.11に示す.出力の周波数成分は理論的に

97kHz(100kHz-3kHz)i103kHz(100kHz+3

kHz)であり,図2.11のマーカーは97kHzの周波数

を示 している.以上の結果から分かるように,提案

回路が理論通 りアナログ乗算器として動作すること

を確認できた.
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図 2.9 CMOSIC4007UBを用いて提案回路を構成した

様子

図 2.10 オシロスコープの出力結果

図 2.11 スペク トラムアナライザの出力結果

3.提案回路によるミキサの設計

3.1 動作原理

通常,無線システムで用いられる無線信号 (RF信

号)は高周波であり,その送受信時には周波数変換が

必要となる･ミキサ [9ト[12]は周波数変換のために

必要な高周波アナログ回路であり,アナログ乗算器

[13H 19]により実現される.ここでは周波数変換の

原理について説明する.アナログ乗算器の入出力特

性は一般に,

Vout-AVxVy (20)

と表される (Vx,Vyは入力信号,Voutは出力信号,A

は利得)･ここで Vx,Vyに,

1左 - alCOSLJlt

Vy - a2COSW2t (21)

と入力 した場合,三角関数の加法定理を用いてVout

は (wl<LJ2とする),

Vout-Aala2COSLJltCOSLLJ2t

等 (cos(W2-Wl)i+cos(wl+W2)i)(22)

となる.式 (22)より,(W2-LJl)と(LJl+LJ2)の 2つ

の周波数成分が発生すること分かる. (LJ2-LJl)は

入力信号周波数の差であり,低い周波数への変換 (ダ

ウンコンバージョン)に利用され,(wl+W2)は入力

信号周波数の和であり,高い周波数への変換 (アップ

コンバージョン)に利用される.

3.2 設計とシミュレーション結果

本節では,提案回路をミキサ として設計 し,その

HSPICEシミュレーションを行った.ここでも,電

源電圧 3V および2V それぞれの場合についての特

性を評価 した.設計値を表 3.1に示す (W/Lはチャ

ネル幅/チャネル長を表す).この結果,RF周波数

が 2.45GHz,LO周波数が 2.448GHzのときの変

換利得は,VDD - 3V のとき2.4dB,VDD- 2V

のとき-0.8dBであった.また,RF周波数 (2トー

ン入力)が 2.452GHzと2.453GHzで,LO周波数

が 2.45GHzのときの 3次インターセプ ト･ポイン

トは,VDD - 3V のとき+13.4dBm,VDD - 2V

のとき+10.9dBm,であった.

表 3.1 提案回路によるミキサの設計値

VDD-3lV] VDD-2lV]

VDD,VBllV] 3.0,1.8 2.0,1.4

Isl,Is2lFLA] 300,100 150,50

月1,R2【kn] 4.0,24.0 4.0,24.0

Mll -M18のW/L 6.0/1.0 8.0/1.0

M21 -M24のW/L 2.0/1.0 2.0/1.0

Ms10 -Ms14のW/L 20.0/1.0 20.0/1.0

Ms20,Ms21のW/L 20.0/1.0 20.0/1.0

※ 但し,W/Lの単位は[FLm/pm]
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3.3 従来の回路との比較

ギルバー ト乗算器は実際にミキサとして用いられ

ている.よって,本章でもギルバー ト乗算器との比較

を行 う.表 3.2にギルバー ト乗算器によるミキサの

設計値を示す.

電源電圧を3Vとし提案回路の解析のときと同様にシ

ミュレーションを行った結果,RF周波数が2.45GHz

のときの変換利得は 2.2dBであ り,3次入力イン

ターセプ ト･ポイント(ⅠIP3)は+7.84dBm であっ

た.ここで提案回路 とギルバー ト乗算器の変換利得

と3次インターセプ トを,それぞれ図 3.1,3.2に示

す.また,提案回路 とギルバー ト乗算器の特性を表

3.3にまとめる.

表3.2 ギルバート乗算器によるミキサの設 計値

VDD,VBl,VB2 lV]

Zs lpA]
R lkO]

Mll～M14の W/L l/,.m/pm]
M21,M22のW/L lpm/pm]
Mso,MslのW/L lpm/pm]

3.0,2.2,1.4

100

15.0

6･町1･0

12･0/1･0

20･0/1･0

表 3.3 提案回路 とギルバー ト乗算器の比較

提案回路 ギルバー ト乗算器VDD-3lV]

変換利得 [dB](RF-2A5GHz) 2.4 -0.8 2.2
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図3.1提案回路とギルバード乗算器の変換利得
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図3.2提案回路とギルバード乗算器の

3次インターセプト･ポイント

4.結論

本論文では,低電源電圧で動作可能な広帯域 cMOS

アナログ乗算器を提案 した.本提案回路の特長 とし

て,縦積み段数が少ないことから低電源電圧での動

作が可能であること,差動対回路を用いて構成され

ていることからノイズ耐性に優れた回路であること

が挙げられる.次に,本提案回路の ミキサへの適用を

行った.具体的には,RF周波数を2.4GHz帯,IF周

波数を2MHzと設定 し,ミキサの設計とその特性評

価を行った.その結果,本提案回路が LowJF方式に

おけるミキサ として使用可能であることが分かった.

今後はさらに Low-IF方式,ダイレク トコンバー

ジョン方式の両方式に注目し,1チップ化に適 した

ミキサの研究を行っていく予定である.
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