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論 文

短距離無線通信用電圧制御CMOS移相発振回路に関する研究

中村 光男† a) 松岡 俊匡† 谷口 研二†

Voltage Controlled CMOS Phase-Shift Oscillator for Short-Range Wireless
Communication

Mitsuo NAKAMURA† a)
, Toshimasa MATSUOKA†, and Kenji TANIGUCHI†

あらまし チップ間無線通信インタフェース等の短距離無線通信への応用を目的としてオンチップインダクタ
を用いずに，簡単な回路構成で正弦波信号を出力する電圧制御CMOS移相発振回路を提案する．0.6 µm CMOS

プロセスで試作したCMOS移相発振回路の発振周波数は 600 MHz程度である．その他，高調波，発振周波数の
チューニングレンジ，位相雑音等の項目について測定した結果，短距離無線通信に電圧制御CMOS移相発振回
路が使用でき，回路規模の大幅な小型化が可能であることがわかった．
キーワード 短距離無線通信，RF回路，電圧制御発振器，CMOS，位相雑音

1. ま え が き

集積回路技術の進歩により，多数の電子回路を一つ

のシリコンチップに集積したシステムLSIが実現する

時代になってきた．しかし，設計されるシステムLSI

の規模が大きくなり，情報処理の複雑さが増すと，チッ

プの内外での配線数が必然的に増加する．このような

多入出力・多層配線を前提とした将来のLSIでは，(1)

プロセス工程の増加によるチップコストの増大，(2)プ

ロセス歩留りの低下，(3)配線駆動用電力の増大，(4)

プリント基板への実装コストの増大などの問題が表面

化すると予想される．このような問題を解決する手段

の一つとして，我々は無線通信を用いてチップ間でデー

タ転送を行うインタフェース回路の研究開発を行って

いる．空間を 1本のバスラインとしてとらえ無線デー

タ通信を介してLSIチップの 3次元的な実装を行うこ

とにより，大規模システムの小型実装の実現が期待さ

れる（図 1）．

このようなチップ間無線データ通信インタフェース

回路においては，その回路規模がコアの回路ブロック

に比べて極めて小型であることが求められる．無線通
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図 1 チップ間無線通信インタフェース概念図．3次元的に
アンテナを通してデータ転送を行っている

Fig. 1 Concept of short-range wireless chip-to-chip com-

munication interface. Data are transferred

through the on-chip antenna.

信システムにおいて重要な回路ブロックの一つとして，

位相雑音が小さいLC発振回路が多用される [1]．しか

し，オンチップインダクタを用いたLC発振回路を用

いると，占有面積が大きくなる欠点がある．チップ間

無線データ通信インタフェース回路では，小面積化が

要求される一方，短距離無線通信のため，携帯電話等

に比べて，位相雑音等の仕様をより軽減することが可

能となる．以上のことから，今回，チップ間無線デー
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図 2 電圧制御CMOS移相発振回路構成図．二つの出力か
ら逆相信号が出力される差動発振回路構成となって
いる

Fig. 2 Schematic of voltage-controlled differential CMOS

phase-shift oscillator with output phase-shift of

180 degree.

タ通信インタフェース用に回路規模の小型化を目的と

した電圧制御発振回路の試作，評価を行った．

2. 提 案 回 路

高周波回路で正弦波を発生させる場合，オンチップ

インダクタを用いた発振回路がよく用いられている．

しかしながら，この回路はオンチップインダクタが大

きな面積を占有する．更に，インダクタと基板との間

に大きな寄生容量を生じ，インダクタ自身が高い寄生

抵抗をもつため，Q値の劣化の問題が存在する [2]．そ

こで，インダクタを用いずにキャパシタとMOSFET

のみで正弦波発振を行う図 2に示す電圧制御CMOS

移相発振回路を提案する．

2. 1 発 振 原 理

図 2に示す電圧制御 CMOS移相発振回路では，

CMOS増幅回路 [3]を 2段つなげることにより図 3に

示す閉ループが形成されている．ある特定の周波数で

のみ，入力された信号との位相差が 360度となる信号

が出力され，ゲインが 1以上であれば，発振条件を満

たす．

以下，この発振回路を解析する．利得段1段の回路に

対して図4の等価回路を用いる．ここで，rds � 1/ωC

としており，Cgst = Cgsn + Cgsp，gmt = gmn + gmp

である．この等価回路の入力インピーダンスは，近似

的に次のようになる．

Zin =
s ( C + Cgst ) + gmt

s C ( s Cgst + gmt )
(1)

図3 電圧制御CMOS移相発振回路概念図．伝達関数G(s)

で表される回路 2段により閉ループを構成している
Fig. 3 Conceptual schematic of CMOS phase-shift VCO

with closed-loop composed of two G(s) transfer

functions.

図 4 閉ループ 1段当りの等価回路．Zinは入力インピーダ
ンス，Cgst = Cgsn + Cgsp，gmt = gmn + gmp

である
Fig. 4 Equivalent circuit of G(s). Zin is input

impedance. Cgst = Cgsn + Cgsp, gmt =

gmn + gmp.

図 5 伝達関数G(s)の極，零点の配置
Fig. 5 Coordinates of G(s)’s poles and zero.

閉ループ構成での利得段 1段の伝達関数を求める場

合，図 4の回路の出力ポートにZinを接続して計算す

る．その結果，閉ループ構成での利得段 1段の伝達関

数は，次式で表される．

G(s) =
vout(s)

vin(s)

=
−K(s + ωz)s

[s2 + (ω0/Q)s + ω2
0 ](s + ωp)

(2)

次に，式 (2)の伝達関数の零点や極を図 5のような配

置にする．このとき，式 (2)の各パラメータは，各々
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図 6 零点と極の配置から，利得段 1段当りの伝達関数
G(s)について予想されるボード線図のイメージ図

Fig. 6 Bode plot of G(s) function derived from G(s)’s
poles and zero.

以下の式で表される．

ω0 ≈ ωT√
1 + (3 + gmtR)η + (1 + gmtR)η2

(3)

ωz ≈ ωT

1 + η
(4)

ωp ≈ 1 + (3 + gmtR)η + (1 + gmtR)η2

RCgstη(1 + η)
(5)

K =
gmtR − 1

RCgst

> 0 (6)

Q ≈ [1 + (3 + gmtR)η + (1 + gmtR)η2]3/2

/[2 + (9 + gmtR)η + 5(2 + gmtR)η2

+3(1 + gmtR)η3] (7)

ここで，η = C/Cgst, ωT = gmt/Cgstである．ωT は

遮断周波数を表している．このような零点や極の配置

では，式 (2)の伝達関数は，図 6に示すボード線図で

表される．このボード線図から，ω0で位相差が180度

になり，ゲインがピーク値をとる．利得段 2段をカス

ケード接続すると，ω0で位相差が360度になる．した

がって，ゲインのピーク値が1より大きくなればω0で

発振条件を満たす．このように，電圧制御CMOS移

相発振回路では，マルチバイブレータ等のRCの時定

数で周波数が決まる発振回路と異なり，ループゲイン

の調整により発振周波数の選択を行っている．

式 (3)を見てわかるように，gmtにより，発振周波

数 ω0をチューニングすることが可能である．飽和領

域では，gmtは
√

Idに比例するため，図 2の制御電圧

Vcntで Idを調節して発振周波数ω0のチューニングを

行っている．

2. 2 設 計 指 針

発振周波数 ω0でのゲインは，近似的に次のように

なる．

|G(jω0)| ≈ KQ/ω0

≈ (ωT /ω0)
4/[2 + (9 + gmtR)η

+5gmtRη2 + 3gmtRη3] (8)

最後の式では，gmtR � 1として近似している．また，

ωT はMOSFETのゲート幅には依存せず，ゲート長

にのみ依存するため，製造プロセスでほぼ決まる．発

振周波数 ω0が与えられると，発振周波数でのゲイン

|G(jω0)|が1以上になるgmtR及びηの範囲が決定され

る．今回の設計では，gmtR ∼ 10及び η ∼ 1としてい

る．この場合，式 (4), (5)より，ωp ≈ ωT , ωz ≈ ωT /2

となり，ωp，ωzともに遮断周波数に近い値となる．

次に，抵抗Rについて検討する．抵抗Rをポリシリ

コンで実現した場合，抵抗値が大きくばらつき [4]，発

振回路の特性がばらつく．式(3)からわかるように，ω0

が gmtRによって記述されているため，抵抗Rをトラ

ンスミッションゲート [5]で実現することにより，ゲー

ト酸化膜厚や移動度などのばらつきに対して，gmtR

の変動を抑制することができる．このため，今回，抵

抗Rをトランスミッションゲートで実現した．

2. 3 シミュレーション

図 4の回路を 2段で構成したものの伝達関数につい

て，回路シミュレーションを行った結果，図 7に示す

位相変化及びゲインの周波数特性が得られた．この結

果，ω0付近で，

� G(ω)2 = 360◦, |G(ω)2| > 1

なる発振条件を満たすことが確かめられる．

3. 測 定 結 果

2層ポリシリコン・3層メタル 0.6 µm CMOSプロ

セスを用いて，提案する電圧制御CMOS移相発振回

路を設計，試作した．

3. 1 回 路 面 積

図 8に，試作したCMOS移相発振回路のチップ写

真を示す．逆相の出力信号を得られるように，軸対称
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図 7 G(ω)を 2段カスケード接続した発振回路のボード線図
Fig. 7 Simulated bode plot of G(ω)2.

図 8 電圧制御 CMOS移相発振回路チップ写真
Fig. 8 Chip photograph of fabricated CMOS phase-shift

VCO.

性を考慮したレイアウトを行っている．参考のために，

LC発振回路のチップ写真とCMOS移相発振回路を同

じ縮尺にして大きさを比較したものを図9に示す．LC

発振回路は，0.35 µm CMOSプロセスで試作してい

る．この写真を見てわかるように，CMOS移相発振回

路はLC発振回路の 1/10程度の面積に収まり，大幅に

小型化されていることがわかる．図 9に示すLC発振

回路が 0.35 µmプロセスであるのに対して，CMOS

移相発振回路が 0.6 µmプロセスで面積が 1/10である

ことも考慮すると，同じルールのプロセスでは更に小

さくなる．従来のLC発振回路では，その回路面積が

インダクタによってほとんど占有されることを考える

図9 LC発振回路チップ写真とCMOS移相発振回路のチッ
プサイズ比較．A:LC発振回路，B:CMOS移相発振
回路

Fig. 9 Comparison of chip sizes, LC VCO and CMOS

phase-shift VCO. A:LC VCO, B:CMOS phase-

shift VCO.

図 10 電圧制御 CMOS移相発振回路における時間波形の
実測値．バッファ回路を通して得た出力をオシロス
コープで測定した．約 600 MHzで発振している

Fig. 10 Wave forms of CMOS phase-shift VCO with os-

cillation frequency of about 600 MHz measured

using a oscilloscope.

と，インダクタを用いず，簡便な回路構成で高周波イ

ンタフェース回路を作り上げることはインタフェース

回路の小型化に向けて重要なかぎとなる．

3. 2 発振周波数及び高調波

CMOS移相発振回路のバッファ回路を通して得られ

た時間波形をオシロスコープで測定した結果を図10に

示す．二つの出力ポートから互いに逆相の出力信号が

得られ，600 MHz程度で発振している．正相と逆相波

形の間では，8度以下の範囲内で差動性が確認できる．

また，2次と 3次の高調波を図 11に示す．制御電圧

Vcntを上げるとともに増加し，一定値に近づく様子が

うかがえる．これは，グラウンドと発振部を結んでい

る電流源回路の動作領域が制御電圧Vcntを上げること

により飽和領域から外れていくためと考えられる．2
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図 11 電圧制御 CMOS移相発振回路における 2次，3次
高調波の制御電圧依存性

Fig. 11 Harmonics/carrior vs. control voltage of CMOS

phase-shift VCO.

図 12 電圧制御 CMOS移相発振回路における発振周波数
の制御電圧依存性

Fig. 12 Output frequency vs. control voltage of CMOS

phase-shift VCO with tuning range of 6%.

次高調波は出力の差動成分をとることにより低減可能

である．

3. 3 発振周波数のチューニングレンジ

電圧制御CMOS移相発振回路における発振周波数

の制御電圧依存性を図 12に示す．制御電圧に対して，

CMOS移相発振回路の周波数は約 6%変化している．

なお，消費電流は約 2 mAである．

3. 4 位 相 雑 音

位相雑音測定には，VCO/PLLシグナルアナライザ

Agilent 4352Bを使用した．位相雑音の測定結果を図

13に示す．ここで，1/f2と 1/f3によるフィッティン

グを行っている．位相雑音の雑音源が熱雑音であれば

L(f)は 1/f2に比例し，その雑音源が 1/f雑音であれ

ばL(f)は 1/f3に比例する [6]．CMOS移相発振回路

図 13 CMOS移相発振回路の位相雑音特性
Fig. 13 Phase noise characteristic of CMOS phase-shift

VCO.

ではその位相雑音特性がほぼ1/f2で決まっている．つ

まり，CMOS移相発振回路では，1/f雑音に比べて熱

雑音が支配的である．オフセット周波数 1 MHzにお

ける位相雑音が−105 dBc/MHzであることは，チッ

プ間インタフェースのような短距離無線通信という軽

減された仕様の下では十分に適用可能であることを示

している．ただし，式 (3)から，抵抗を下げると発振

周波数が上るので，より高周波では熱雑音による位相

雑音の影響が低減されることが期待される．

4. む す び

本論文では，高周波においてインダクタを用いず，か

つ回路構成を簡便にすることにより，小型化が可能な

電圧制御CMOS移相発振回路の提案を行った．また，

実際の試作回路に対して発振周波数，高調波，チュー

ニングレンジ，位相雑音等の測定及び評価を行った．

その結果CMOS移相発振回路は，その性能においてイ

ンタフェースとしての短距離無線通信に用いる上で遜

色なく，更に回路規模の大幅な小型化が可能となった．
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