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Abstract

Inrecentyears,theworldofwirelesscommunicationshasbeenchangingVeryrapidly.Inordertorealizethe

pocketelectricdevice,thereductionintheminiaturizationasapparatus,lightweightizing,andcostisimportant,

andalsobatteryoperationcoveringalongtimeiscalledfor.ThewirelesscommunicationdevicesneedRFanalog

circuitssuchasmixer.InCMOStechnology,ifitsuccessfullymergesRFanalogandbasebanddigitalblocks,

itispossibletoreducesize,weight,costandpowerconsumption.Inthispaper,alow-supply-voltageandthe

even-hamonicmixerusingtheLCtankwhichpaiditsattentiontotheconversiongalnisproposed.Theproposed

multiplierhasadvantagesofthesecondarydistortionIngredientdosenotoccurandlownoise.

Simulationsofthemultiplierdemonstratetheconversiongainoト13.1dB,theTHDoH)･145%andtheS/N

ratioof141.65dBwithVDD-1.5V.

Keyword:evenhamonicmixer,LCtank,directconversion,conversiongain,millereffect

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やIEEE802.lla/b/gの

ような高速無線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機器としての小型化,

軽量化,低コスト化が重要である他,長時間にわたる

バッテリー動作が求められている｡そのため,回路部

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｡このことは,無線システムの構

成に必要不可欠であるミキサにおいても例外ではなく,

むしろ,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囲｡また,総務省によっ

て割り当てられる周波数帯域の枯渇により,さらに高

周波化が進むと考えられ,高周波アナログ回路の重要

性はより一層増すものと考えられる｡また,ベースバ

ンド回路はCMOSディジタル回路による実現が多く
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を占めており,低コストで 1チップ化するためには,

高周波アナログ回路の部分もCMOSプロセスで製造

可能な素子によって実現することが望ましく,そのこ

とが,より一層設計を困難なものとしている｡

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,外付け部品としてSAW(Surface

AcousticWaveFilter)フィルタが必要であり,1チッ

プ化を阻害している｡SAW フィルタは高価で,外形

寸法が比較的大きく,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,LowJF方式(IF:中間

周波数)とダイレクトコンバージョン方式[2日8】とい

う2種類の方式が提案された｡Low-IF方式の構成要

素はスーパー-テロダイン方式と本質的に変わらない

が,中間周波数(IF)をスーパー-テロダイン方式のそ

れよりも十分低く設定することに違いがある｡IFを

低く設定することで,チップ内にフィルタを集積化で

き,SAWフィルタが不必要となる｡その結果,1チッ

プ化が可能となる｡一方,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(局部発信器)信号の放射等の問題

[9日13]により製品ベースの実現が困難とされていた｡
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この間題を解決するために,近年,偶高調波ミキサが

提案された｡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｡ 一方,ダイレク

トコンバージョン方式では,一般に,ZF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,この間

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MOSFETの1/I
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｡

本論文では,インダクタ(エ)とキャパシタ(C)の並
列共振回路 (以降,LCタンクという)が反共振周波数

において(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,このLCタンク[14]-[16トを

負荷に持つMOS偶高調波ミキサを提案する｡ ここで

提案するMOS偶高調波 ミキサは,従来の抵抗負荷か

らLCタンク負荷へと変更することで極めて大きな利

得を実現できる｡ 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｡ さらに提

案するミキサの回路構成は,差動対構成されているこ

とから2次の歪み成分が発生せず,ノイズ耐性に優れ

た回路であること,またMOSFETの縦積み段数が2

段であることから,1.5Vの電源電圧で動作させるこ

とが可能であるという特長を有している｡

2. 偶高調波ミキサ

ここではまず,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 (evel1-ha･rmoniclnixer)

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｡ 同園(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の寄数次の

項だけからなる次式のような級数に展開できる｡

y-I(I)-alX+a3X3･･･ (1)

この入力 xに二つの正弦波 fl,f2(同国(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｡

f1,3fl,fl-2f2,2f1--f･2,

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

｢十

図 1 偶高調波 ミキサの原理

図 2 従来の偶高調波 ミキサ

今,fl-ILO,f2-fRFかつfLO<fRFとおき,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 fIF は

fzF-2fLOj=fRF (2)

となることが分かる｡つまり,fLOをfRFの 壬に選べ

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｡

更に,出力周波数成分にはflj=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ほ

とんどの問題が解決できる｡

次に従来からある偶高調波 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(M1

-M4),直流電流源(Isl)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 (Jか)は,
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ID-K(VGS- VT)2 (3)

となる.ここで〟 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.

このとき,バイアス電圧 VBl,差動入力電圧 喜tlx,
-喜t,xおよび喜t,y,一書t･yを図2に示すように入力し
た時,式(3)を用いて出力電圧 t,outl(Voutl+-Vout1-)

を解くと,

RKl
I)outl= 2箸-(vIT･Yy)2(vrH ,y) (4)

となる｡ ここで,KlはMl～M 4の トランスコンダ

クタンス係数である｡ 式 (4)をテイラー展開すると,

votlyl-R偏 (t･x+tl占)

R 僻
512 ∫㌫

RvW
16 Isl

(tlx+t･y)5+-･
(i.x+ t･y)3

(5)

となる｡ 更 に式 (5)の t,x 及び tly にそれぞれ

Acos(LJlt),Bcos(LJ2t)を代入すると,3次の項およ

び5次の項より

llol=

R〈
j411B
642K13Isl+(
5A4B5A2B3
両砺+扇石電

(cos(wl+2W2)i+cos(LJl-2LJ2)i)

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 (6)の係数の分母

が大きいため,ベースバンドゐ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MOSFETの1/I
ノイズの画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｡ 次節では,高変

換利得を得ることが可能な回路の提案をする｡

3. LCタンクを用いたMOS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(L),キャパシタンス(C),MOSFET(M5へM8),

直流電流源 (Zs2)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｡ このとき,

(6)

図 3 LCタンクを用いた偶高調波ミキサ

バイアス電圧 VB2,差動入力電圧喜t､x,一書t･xおよび
喜t･y,-圭t,yを図3に示すように入力した時の出力電
圧 tlout2(Vout2+ -Vout2-)を解くと,

tlout2=K2IZl2 聖 垂-(tlx.t.y)2(tlx.t･y)(7)∬2

となる｡ここで,lZl-LJL/(1-LJ2cL)であり,K2
はトランスコンダクタンス係数である｡ 式 (7)をテイ

ラー展開すると,

votly2-FZl偏 (tlx+vy)

zl､/節
512 fi2

rzlv%
16 Is2

(t･x+vy)5+-

(tlx+i,y)3

(8)

となる｡ 従来の偶高調波 ミキサと同様に考慮すると,

i-02 =

･-･･三 2K23Is2+(
5A4月5A2月3
両砺+扇舌宅

(cos(LJl+2LJ2)i+cos(LJl-2W2)巧

が求まる｡ よって,2節で述べたようにダイレクト.'=

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｡ さらに,

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｡ よって,低周波ノイズやMOSFET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言える｡

4. 高変換利得化のための差動入力の検討

本研究のように4入力差動増幅回路の場合,その差

動入力の符号パターンにはいくつかある｡ その中で,

偶高調波ミキサを構成する場合,本研究で用いた入力

パターンが最も適していることが確認できた｡本節で

(9)
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図 4 偶高調波 ミキサ

は,その考察について図 4を用いて説明する｡

同国は抵抗 (R),MOSFET(Ma-Md),直流電流源

(Is)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｡ バイアス電圧 VB,差

動入力電圧 喜tl." 一書tlxおよび喜tty,一書t･yを

1

Vl = VB+盲1-I
1

V2 = VB一 言t'x
1

V3 = VB+豆t･y
1

VT4 = VB一 言t･y (10 )

のように入力した場合,出力電圧 t.out(Vout+-Vouト)
を解くと,

.>･りし1
2

ycL
誓

<
,～II′し

E

i

i

id

となる｡ ここで K はMa～11,Id トランスコンダクタ

ンス係数である｡式 (ll)をテイラー展開すると,

votly-R訴青石(rx+ry上

Il'＼コ̂'-車
32Zi

R＼/野 方
4 Is

(,i.a+1.孟)+
(t..e+r孟)

(12)

となるoよって,求(10)の入力では,周波数変換され

ておらずミキサとして動作 しないことが分かる｡

一方,

VI

V2

V3

V4

1

VB+豆tlx
1

VB一一百t'x
1

VB 一･百t'y
1

VB+ 豆t'y (13)

のように入力 した場合,出力電圧 t,out(Vout+-Vout_)
を解 くと,

りし_
2
yりし

嬰

<

となる｡ 式 (14)をテイラー展開すると,

vot,ly-R原 石(lい ry)

R＼/裏戸石
32 Ii

R､/裏戸石
4 Is

し‖■.■l■mHu
4F:′ー

調
"liidU
V

(1･望-1.宕)

(1.塁-てI孟)+･･. (15)

となる｡ よって,式 (13)の入力では,周波数変換され

ておらず ミキサとして動作 しないことが分かる｡

以上の説明より,様々な差動入力の中で偶高調波 ミ

キサに最適な入力の仕方は,本研究で用いた差動入力

であることが確認できる｡

5. シミュレーション結果

本節では,従来の回路と提案回路のHSPICEシミュ

レーションを行い,電源電圧2Vおよび1.5Vにおけ

る特性を評価 した｡

5.1 従来の偶高調波ミキサ

まず,従来回路のシミュレーション結果について述

べる｡ 設計値をそれぞれ表 5.1.1,5.1.2に示す｡

表5･1･1 従来回路の設計値 (VDD-2V)

VDD,VBI
IsI

RI
M l ～M 40)W/L

Mso, MslのW/L

2･0,1･5 閏

100 [〃A]

5･5 【kn]

10･0/1･0 [〃mルm]

20･0/1･0 [〃rnルm]

表5.1.2 従来回路の設計値 (VDD-1.5V)

VDD,VBI
IsI

Rl

lt,Il～ M 4のW/L

Mso,A,IslのW/L

1･5,1･3 閏

80 【〃A]

4･0 [kOl

10･0/1･0 lpm/Iml]

20･0/1･0 [〃mルm]

図 5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と図7に,電源電圧

1.5V,RFがそれぞれ 2.4,10GHz時のフーリエ特
性を示す｡,これらより,2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,

ダイレクトコンバージョン方式特有の自己混合やLO

信号の放射の問題を解決 している｡
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図 5 従来の偶高調波ミキサ
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図 6 フーリエ特性 (VDD-1.5V,RF-2.4GHz)
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図 7 フーリエ特性 (VDD -1.5V,RF-10GHz)

表4.1.3に従来回路のベースバンドの変換利得の結果

を示す｡これより,式 (6)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｡

次にTHDとS/N比の結果をそれぞれ表5･1･4,5･1･5
に示す｡S/N比はノイズ解析を行い次式を用いて求
めた｡

S/N比-2010g(入力実行電圧/入力換算ノイズ)[dB】(16)

THDは全て,0.5% 以下と非常によい結果となった｡

表5.1.3 変換利得の結果

RF[GHz] 変換利得 [dB]

2.4 -54.4 -57.0

5.2 -57.0 -63.0

表5.1.4 従来回路のTHDの結果

RF[GH.Z】 THD[%】VDD -2V VDD -1.5V

2.4 0.408 0.448

5.2 0.133 0.122

表5.1.5 従来回路のS/N比の結果

VDD -2V VDD -1.5V

5.2 提案するLCタンクを用いた偶高調波ミキサ

次に提案する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について述べる｡ 設計値をそれ

ぞれ表5.2.1,5.2.2に示す｡

表5.2.1 提案回路の設計値 (VDD-2V)

表5.2.2 提案回路の設計値 (VDD-1･5V)

VDD,VB2

Is2

M5- M8のW/L
Mso,Ms20)W/L

1.5,1.3 [Ⅴ]

80 [〝A]

10.0/1.0 [〃mルm]
20.0/1･0 [〝mルm]

VDD

L C L C
Vout2- Vout2+

l暮S2･｣ M5M6 ト 01 M7M8 ト

vB2.iVx VB2-ivyvB2.iv, vB2-i

l lMs2 l Ms2.I ll -

図 8 提案回路の偶高調波ミキサ
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図9 フーリエ特性(VDD -1.5V,RF-2.4GHz)
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図 10 フーリエ特性(VDD -1･5V,RF-10GHz)

図 8では,図 3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9と図10に,電源電圧

1.5V,RFがそれぞれ2.4,10GHzの時のフーリエ
特性を示す｡これらより,3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5.2.3に提案回路のベースバンドの変換利得の結

果を示す｡これより,式 (9)で示したように共振周波

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5.2.3 変換利得の結果

RF[GHz] 変換利得 【dB]

2.4 -13.5 -14.9

5.2 -12.4 -13.9

次にTHDとS/N比の結果をそれぞれ表5.2.4,5.2.5

に示す｡S/N比は5･1節と同様に式(16)を用いて求め

た｡THDは,従来回路に比べて劣るものもあるがよ
い結果といえる｡ この原因については5.3節で述べる｡

S/N比は揖案回路のほうがよい結果であった｡

表5.2.4 THDの結果

RF[GHz] THD[%]

2.4 1.280 1.198

5.2 0.329 0.303

表5.2.5 S/N比の結果

VDD -2V VDD -1.5V

5.3 提案回路と従来回路との比較

本節では,従来回路と提案回路との比較を行う｡ 表

5.3.1,5.3.2,5.3.3にそれぞれの特性をまとめる｡

表5.3.1 提案回路と従来回路の変換利得の結果

RFlGHz] 提案回路

2.4 -13.5 -14.9

5.2 -12.4 -13.9

10 -ll.8 -13.1

RF【GHz】 従来回路

2.4 -54.4 -57.0

5.2 -57.0 -63.0

※ 但し,単位は[dB]

表5.3.2 提案回路と従来回路のTHDの結果

RF[GHz] 提案回路

2.4 1.280 1.198

5.2 0.329 0.303

10 0.156 0.148

RFlGHz] 従来回路

2.4 0.408 0.448

5.2 0.133 0.122､

※ 但し,単位は [%1
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表5_3.3 提案回路と従来回路のS/N比の結果

提案回路 従来回路

※ 但し,単位は[dB]

表5.3.1よりベースバンドにおける変換利得は,揺

案回路の方が非常に優れた特性であることが分かった｡

今回の研究ではインダクタンス(L)のサイズを100p
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土とが可能

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L,キャパシタンスC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｡

THDは,提案回路,従来回路,共に非常に良い結

果を得た｡これは,少ない素子数でかつ差動対構成で

回路が設計されていることから考えられる｡ しかし,

提案回路はRFが2.4GHzの時のみ少し劣った結果で

ある｡ これは,並列共振周波数がRFおよびLO周波

数に近いことから考えられる｡ よって,他の図に比べ

図9は,高周波成分の歪みが大きい特性を示している

と考えられる｡ また,S/N比は提案回路の方がよい結

果となった｡

6. ミラー効果の影響

高周波成分を持つ信号を扱う場合に,MOSFETの

端子間の寄生容量を考慮 しなければならない｡特に,

利得(1+A)倍の値の容量として見えるミラー効果を考

慮しなければならない｡そこで本研究では過渡解析を

[)
]
亀
el
10̂

100 100.2 100.4 100.6 100.8 101

time[nsec]

図 11 従来回路の過渡特性 (VDD - 2V,RJJl-

10GHz)
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提案回路の過渡特性 (VDD -2V,RF -

行い検討した｡図11,12は電源電圧2V,RFIOGHz

の時である｡ これより,従来の回路は入力振幅に対し

て約 1.3倍の増幅をしていることが分かった｡一方,揺

案回路は極めて小さい値であり,利得はほぼ0である

ことが確認できた｡よって,提案回路はミラー効果の

影響は極めて小さいことが確認できた｡

7. 結 論

本論文では,ダイレクトコンバージョン方式の受信

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 ミキサの提案を行ってきた｡

提案回路では,従来の抵抗負荷からLCタンクへ変更

した回路構成であり,高い変換利得を得ることが出来

ること,差動対構成であることから2次の相互変調が

発生しないためノイズ耐性に優れた回路であること,

またMOSFETの縦積み段数が 2段であることから,

低い電源電圧で動作させることが可能であるという特

長を有 している｡ 具体的には,電源電圧 1.5V,RF

が 10GHzの時,提案回路のベースバ ンドの変換利

得,THDおよびS/N比は,-13･1dB,0･148%およ

び141.65dBであった｡これより従来回路と比較して,

同程度のTHDであるにもかかわらず,極めて大きな

ベースバンド変換利得を実現できることが分かった｡

さらに,原理的にミラー効果の影響を低減でき,これ

からの通信分野における高周波化に極めて有用である

と言える｡

一方,共振インピーダンスをより直流付近に設定す

るにはインダクダンスLおよびキャパシタンス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

は大きな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手法の確立が必

要であり,この取 り組みは今後の課題である｡
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