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概要 

現在の無線通信の発展の一翼を担っているのは無線通信回路の CMOS化である．ここでは無線通信回
路における発振器の役割、位相雑音の仕様について解説し，CMOSプロセスによる発振器の代表とし
てリング発振器と LC発振器を取り上げ，その位相雑音の解析を行い，位相雑音特性における LC発振
器の優位性を示す．また，代表的な LC発振器回路において位相雑音に影響する要因として，発振電
力，低周波雑音の重畳について言及し，過去の学会等で発表されている改善方法を解説する．さら
に，周波数 20 GHz以上の高周波領域における LC共振器の Q値の劣化要因をキャパシタとインダクタ
に分けて明らかにし，その改善施策を紹介する． 

図 リング発振器と LC発振器の位相雑音特性     図 LC共振器の Q値の周波数特性 

Abstract 
The part of present wireless communication development is the realization of the wireless communication circuit 
by CMOS. In here, it has been shown the role and the specifications of oscillators, and is shown analyze of phase 
noise of ring- and LC-oscillators in CMOS process, then is shown advantage of LC-oscillators. Also, some origins 
of phase noise degradation and its improvement methods are described. Moreover, the origin and improvement 
method of Q-factor degradation in high frequency range is shown. 

-160

-140

-120

-100

-80

-60

0.1 1 10 100 1000

Ph
as

e 
N

oi
se

 a
t 

1 
M

H
z 

of
fs

et
 

[d
B
c/

H
z]

Oscillation Frequency [GHz]

~22 dB

Ring発振器

LC発振器

1

10

100

1000

0.1 1 10 100

Q
 (

a.
u

.)

Frequency (a.u.)

QRES w/Skin effect

QRES w/o Skin effect

QL w/Skin effect

QL w/o Skin effect

QC w/Skin effect



 

 

1. はじめに 
「時代はワイヤレスである」これは 2002年に丸善
から刊行された”RF Microelectronics” （原著：Behzad 
Razavi）の翻訳本「RFマイクロエレクトロニクス」
[1]の”訳者まえがき”に監訳者の慶應義塾大学・黒田
先生が記した言葉である．確かに 2002 年の PDC 全
盛の時代から現在までの間に，携帯電話規格は
WCDMA，HSDPA，HSUPA，LTE，LTE-Advancedと，
データ・レートにして約 20,000倍上昇し，携帯電話
自体も今やガラケーと言われる電話機からスマート
フォン全盛の時代となった．また，ワイヤレス LAN
では 802.11b 規格から 802.11a/g，802.11n，そして
802.11ac，802.11adと推移し，データ・レートは約 500
倍上昇している（図 1）． 

 
図 1 携帯電話系・無線 LAN系無線通信のデータ・レート 

このように，この 15年弱の間に無線通信は発展・
一般化し，現在では多くの人がスマートフォンを個
人で所有している．そのスマートフォンの中には，携
帯電話はもちろんの事，WLAN，GPS，Bluetooth，FM
ラジオ，ワンセグ TV 等多くの無線通信器が入って
いる． 
そして今「時代は IoT（Internet of Things）へ向かっ
ている」．世の中の様々な Things がインターネット
に接続されようとしている．このような通信におい
ては無線通信が主役になろうことは疑う余地は無い
と考えられる． 
ワイヤレスから IoT へ，このように無線通信が発
展してきた背景のひとつは，無線通信デバイスの
CMOS によるワンチップ化である，と言っても過言
では無い．つまり，過去において無線通信デバイス
は，化合物半導体によるディスクリート素子で構成
されていたものが CMOSワンチップとなることによ
り，部品単価，専有面積，消費電力等のアドバンテー
ジを得，また複雑なディジタル信号処理等を同一チ
ップ上で成し得ることで様々なメリットが生まれて
きた． 

ひとことで，無線通信用 CMOSワンチップ集積回
路と言ってもそこには様々な機能があるが，本講座
では集積化が困難な回路の一つである（あった），高
周波発振器回路について取り上げる． 

2. 発振器に求められる特性 
一般的な無線器のブロックダイアグラムを図 2 に

示す． 

 
図 2 一般的なトランシーバのブロックダイアグラム 

受信信号 fRFはアンテナ（ANT）から適切なフィル
タ，アンテナ SW 等を通り低雑音増幅器（LNA）に
て増幅され，式(1)に示すように受信ミクサにおいて
LO信号 fLOと乗算され中間周波数 fIFにダウンコンバ
ージョンされる． ݒோி sin(2ߨ ோ݂ி) × ௅ைݒ sin(2ߨ ௅݂ை) = ௅௢2ݒோிݒ ሼcos[2ߨ( ோ݂ி − ௅݂ை)] − cos[2ߨ( ோ݂ி + ௅݂ை)]ሽ 

(1) 

ここで，fIF = fRF － fLOである．そののち，LPFにて
高周波成分 fRF + fLO等が除去され，VGAにて ADCに
入力するのに過不足無い信号強度に増幅され ADC
にてディジタル信号に変換される．一方，送信側はデ
ィジタル信号が DAC によってアナログ信号に変換
され，VGAにて送信ミクサが飽和しない信号強度ま
で増幅され，送信ミクサにおいて LO 信号と乗算さ
れ，アップコンバージョンされ，電力増幅器（PA，
DA）において増幅され適切なフィルタ，アンテナ SW
等を通りアンテナから送信信号 fRF として送信され
る．このようなトランシーバ回路にて周波数のダウ
ンコンバージョンもしくはアップコンバージョンに
用いられるのが LO信号であり，その LO信号を生成
する回路が電圧制御発振器である． 
発振器には以下の特性が求められる． 
(1) 発振周波数およびその範囲 
(2) 位相雑音 
(3) 消費電力 
発振周波数はもちろん，必要な周波数と正確に合っ
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ていなければならない．これがあっていないのはフ
ァンクションエラーである．また，消費電力は低けれ
ば低いほど良い，というのは発振器に限らず一般的
な要求である．それらに対して，位相雑音はトランシ
ーバ回路の特性を決定するものである． 
最もわかり易い例として，図 3に示す無線受信器
におけるチャネル選択を例にとって考える． 

  
図 3 理想的な LO信号(a)と位相雑音のある LO信号(b)を用

いたを用いた場合のダウンコンバージョン 

無線システムではチャネルが数百 kHz おき，もし
くは数MHzおきに設定されており，その周波数選択
を行うのが LO信号の役目である． 
図 3において Dが所望波 fD，UDが Dより fmだけ
離れたところにある妨害波 fUDとすると，図 3(a)に示
した理想的な LO（位相雑音の無い LO）によってダ
ウンコンバートした場合，所望波のダウンコンバー
ジョン信号 fIFDは， 

ூ݂ி஽ = ஽݂ × ௅݂ை  →   ஽݂ − ௅݂ை       (2) 

によって求められ，一方妨害波のダウンコンバージ
ョン信号 fIFUDは， 

ூ݂ி௎஽ = ௎݂஽ × ௅݂ை   →    ௎݂஽ − ௅݂ை =   ூ݂ி஽ + ௠݂      (3) 

によって求められる．中間周波数にダウンコンバー
ジョンされた所望波信号と妨害波信号の間には fmの
周波数の差があるため，ダウンコンバージョンされ
た妨害波信号は狭帯域な IFフィルタで除去すること
が可能となる． 
一方，図 3(b)に示した位相雑音のある LO 信号を
用いてダウンコンバージョンを行った場合は，所望
波のダウンコンバージョン信号 fIFDは，式(2)で示し
たとおりであるが，fLO+ fmなる周波数においても LO

信号は電力を持つため，妨害波信号の一部は所望波
信号の中間周波数と同じ周波数にダウンコンバージ
ョンされることとなる． 

ூ݂ி஽ = ௎݂஽ × ( ௅݂ை + ௠݂)  →   ஽݂ − ௅݂ை       (4) 

したがって，ダウンコンバージョンされた信号の
SNR は理想的な LO を持つ受信器に対して悪化する
こととなり，酷い場合は受信することが不能となっ
てしまう． 
ここで，具体的に無線システムに必要な位相雑音
を計算してみる． 

 
図 4 システムに必要な位相雑音の具体的な計算例 

［設問］ 
図 4のシステムにおいて， 
信号帯域幅（fbw） = 200 kHz 
SNR = 9 dB 
所望波電力（PD） = －102 dBm 
妨害波電力（PUD） = －43 dBm 
所望波と妨害波の周波数の差（fm） = 600 kHz 

である．必要な位相雑音 L（fm）はいくつであろうか？ 

［回答］ 
式(1)より所望波 fD は式(5)のように中間周波数 fIF

にダウンコンバートされる． 

஽ܲ sin(2ߨ ஽݂) × ௅ܲை sin(2ߨ ௅݂ை)→ ஽ܲ ௅ܲை2 cos(2ߨ ூ݂ி)          (5) 

一方，妨害波 fUDも式(6)のように中間周波数 fIFにダ
ウンコンバートされる． 

௎ܲ஽ ߨ2)݊݅ݏ ௎݂஽) × ௉ܲே ߨ2)݊݅ݏ ௉݂ே)→ ௎ܲ஽ ௉ܲே2 cos(2ߨ ூ݂ி)          (6) 

したがって所望波も妨害波も，同じ中間周波数 fIFに
ダウンコンバートされることとなるが，fIF における
所望波と妨害波の電力比が SNRを満足すれば問題は
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ない．中間周波数帯における SNRは式(7)で示される． 

SNR = ஽ܲ ௅ܲை௎ܲ஽ ௉ܲே           (7) 

位相雑音は PLOと PPNの比であるから，式(7)を用い
て位相雑音は以下のように計算できる． 

)ܮ ௠݂) = ௉ܲே௅ܲை = 1ܴܵܰ ஽ܲ௎ܲ஽ = −9 + (−102) − (−43)= −68 [dBc/200kHz]= −121 [dBc/Hz]          (8) 

ここで fm = 600 kHz であるから，位相雑音としては
600kHz 離調において，-121 dBc/Hz 必要ということ
になる．また，実際にはこのようにして計算した値に
数 dBのマージンが必要となる． 
このように位相雑音の仕様は，システム仕様と密
接にかかわっており，その仕様を満たし，かつ消費電
力をいかに下げられるか，が重要となる． 

3. 発振器の動作 
3.1. 発振器 
様々な電子回路があるなかで，発振器は若干異色
な存在である．つまり，ほとんど全ての電子回路には
「入力」と「出力」があるが，発振器には「出力」し
かない（電圧制御発振器は電圧という入力がある）． 
図 5 に示すような，ある帰還回路を考える．この
帰還回路の伝達関数は式(9)で示される． 

 
図 5 帰還回路 

ܻ(݆߱) = 1(݆߱)ܪ − (݆߱)ܪ ܺ(݆߱)         (9) 

ここで H(jω) = 1 + j0 を満たす周波数において自己発
振がはじまり，この系は発振する．したがって，発振
器としての条件は，(i)ある周波数ωo において入出力
の位相が 0°であること，(ii)その周波数ωoにおいて 
| H(jωο)| = 1であることである．このように，帰還回
路に特別な周波数選択回路を持たなくても，ループ
利得とループ位相が適当な値をとれば，回路は発振
する（Barkhausen's criteria）．このような回路の代表例
としてリング発振器がある． 
一方，図 6 に示すように，帰還回路の途中に周波

数選択回路を擁し，その周波数において発振する回
路もある．このような回路の代表例が LC 発振器で
ある． 

 
図 6 周波数選択回路を擁する帰還回路 

3.2. リング発振器 
リング発振器の典型的な例は，図 7 に示すような
遅延時間τd のインバータを奇数段接続した回路であ
る．図 7の回路は，3段目のインバータから出力され
る 3τd 遅延した反転信号が入力に帰ってくることに
よって発振する． 

 
図 7 3段インバータリング発振器の等価回路 

したがって n 段のインバータをカスケードに接続し
たインバータリング発振器の発振周波数 fo は式(10)
のように示すことができる． 

௢݂ = 1݊߬ௗ ≈ ܥ݊ܫ ஽ܸ஽           (10) 

ここで，C は次段の入力容量（～Cgs）と配線容量の
和である．式(10)より，Cが小さく電源電圧 VDDが低
く，Iが大きいインバータリング発振器の発振周波数
は高くなる． 

3.3. LC 発振器 
インダクタンス L，キャパシタンス Cを持つ LC発
振器の等価回路を図 8に示す． 

 
図 8 LC発振器の等価回路 
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ここで，Rp は等価並列抵抗であり，インダクタの直
列寄生抵抗を RL，インダクタの Q値を QL，キャパシ
タンスの直列寄生抵抗を RC，キャパシタンスの Q値
を QCとすると，Rpは式(11)で示すことができる． ܴ௣ = ܳ௅ଶܴ௅//ܳ஼ଶܴ஼           (11) 

図 8 の回路において，トランスコンダクタンスを
含む共振回路のアドミタンスは，式(12)に示すことが
できる． 

ܻ(݆߱) = ܮ1݆߱ + ܥ݆߱ + 1ܴ௣ −  ௠ܩ

= ቆ 1ܴ௣ − ௠ቇܩ + ݆ ߱ଶܥܮ − ܮ1߱           (12) 

したがって，共振周波数はほぼ LCの値で決まり，式
(13)のように示される． 

ω୭ ≈ ܥܮ√1           (13) 

また，Gm は式(14)で示される値をとることによって
発振器として動作する． G୫ ≥ 1/ܴ௣         (14) 

4. 発振器の位相雑音 
4.1. リング発振器の位相雑音 
図 7 に示した周波数 foで発振している離調周波数

fm におけるリング発振器の熱雑音領域における位相
雑音は，ジッタの分散σTを用いて式(15)で与えられる
[2]． 

)ܮ ௠݂) = ଶ்ߪ ௢݂ଷ
௠݂ଶ          (15) 

σTは遅延時間の分散στdを用いて式(16)のように示す
ことができるため，位相雑音は式(17)に示すことがで
きる． 

ଶ்ߪ = ݊σதౚଶ ≈ ܫߛ4݇ܶ ௢݂( ஽ܸ஽ − ்ܸ ு)          (16) 

)ܮ ௠݂) ≈ )ܫߛ4݇ܶ ஽ܸ஽ − ்ܸ ு) ൬ ௢݂݂௠൰ଶ          (17) 

なおここで，γはMOSFETのチャネル雑音係数（長チ
ャネルでは 2/3），VTHはMOSFETの閾値電圧である．

インバータ回路は NMOS のドレインと PMOS のド
レインが接続されている回路であり，NMOS と
PMOS のパラメータの値はもちろん異なるが，煩雑
さを避けるために，NMOSのパラメータ=PMOSのパ
ラメータと仮定した（e.g. VTHN = |VTHP| = VTH，γ n = γ p 
=  γ）．また，フリッカ雑音領域における位相雑音は
式(18)で示される． 

)ܮ ௠݂) ≈ 12݊( ஽ܸ஽ − ்ܸ ு)ଶ ൬ ൰ܮ௙ܹܭ ௢݂ଶ
௠݂ଷ          (18) 

したがって，式(17)および式(18)より位相雑音の低
いリング発振器を実現するためには， 

(1) 高い電源電圧 
(2) 段数の多いリング発振器 
(3) MOSFETの WLを大きくする 
ことが必要と考えられるが，それは式(10)に示すよう
に，発振器の高周波化とは相入れなくなる． 

4.2. LC 発振器の位相雑音 
次に LC発振器の位相雑音について考える．式(12)

より Gm = 1/Rpの場合の LC共振器のインピーダンス
は，より単純化して式(19)のように示すことができる． 

்ܼ௔௡௞ ≈ 1ܮ݆߱ − ߱ଶܥܮ           (19) 

ここで発振周波数ωoからωm離調した周波数ωo+ωmに
おける共振器のインピーダンスおよびその絶対値は
式(20)～(21)に示すことができる． 

்ܼ௔௡௞(߱௢ + ߱௠) ≈ ݆(߱௢ + ߱௠)1ܮ − (߱௢ + ߱௠)ଶܥܮ 

= ݆߱௢1ܮ − (߱௢ଶ + 2߱௢߱௠)ܥܮ = − ݆߱௢2ܮ ቀ߱௠߱௢ ቁ          (20) 

∴ |்ܼ௔௡௞(߱௢ + ω୫)| ≈  ߱௢2ܮ ቀ߱௠߱௢ ቁ          (21) 

一方，並列接続された RLC回路の Q値は式(22)に
示すことができる． 

ܳ = ܴ௣ටܥܮ = ܴ௣߱௢ܮ = ܴ௣߱(22)          ܥ 

式(22)より式(21)は式(23)のようにあらわせる． 



 

 

|்ܼ௔௡௞(߱௢ + ω୫)| ≈ ߱௢2 ቀ߱௠߱௢ ቁ ܴ௣߱௢ܳ = ܴ௣߱௢2ܳ߱௠           (23) 

ここで発振器の出力雑音電圧を考えると，出力電力
雑音は電流雑音と共振器のインピーダンスの積とな
るため，式(24)で示すことができる． 

݀௩೙ଶ = ݀௜ோ೛ଶ  |்ܼ௔௡௞(߱௢ + ߱௠)|ଶ          (24) 

一方，電流雑音݀௜ோ೛ଶ は，式(25)に示される． 

݀௜ோ೛ଶ = 4ܴ݇ܶ௣ Δ݂          (25) 

したがって，式(23)～(25)より式(26)を導出できる． 

݀௩೙ଶ = 4ܴ݇ܶ௣ ൬ ܴ௣߱௢2ܳ߱௠൰ଶ Δ݂ = 4ܴ݇ܶ௣ ൬ ߱௢2ܳ߱௠൰ଶ Δ݂     (26) 

位相雑音は，キャリアの電力に対する，1 Hzあた
りの雑音電力の比として定義されるため，キャリア
からωm 離調した周波数における位相雑音は式(26)に
より，式(27)に示すことができる． 

(௠߱)ܮ = ݀௩೙ଶΔ݂ݒ௢௨௧ଶ = 4ܴ݇ܶ௣ݒ௢௨௧ଶ ൬ ߱௢2ܳ߱௠൰ଶ           (27) 

ここで発振器の発振電力 Posc，発振振幅 voutは式(28)
で示すことができる． 

௢ܲ௦௖ = ൬ݒ௢௨௧√2 ൰ଶ 1ܴ݁(்ܼ௔௡௞) =  ൬ݒ௢௨௧√2 ൰ଶ 1ܴ௣           (28)  
したがって，式(27)，(28)より式(29)を求めることがで
きる． 

(௠߱)ܮ = 4ܴ݇ܶ௣ݒ௢௨௧ଶ ൬ ߱௢2ܳ߱௠൰ଶ = 2݇ܶ௢ܲ௦௖ ൬ ߱௢2ܳ߱௠൰ଶ           (29) 

ここで能動素子の雑音ファクタを F とすると，式
(29)は式(30)のように示される． 

(௠߱)ܮ = ௢ܲ௦௖ܨ2݇ܶ ൬ ߱௢2ܳ߱௠൰ଶ           (30) 

LC 発振器は一種のバンドパスフィルタと考えら
れるため，バンド幅以上の離調周波数ωmにおいて発
振器の位相雑音は離調周波数に依存しなくなり平坦
となる．したがって，その項を式(30)に加えると式
(31)が得られる． 

(௠߱)ܮ = ௢ܲ௦௖ܨ2݇ܶ ቊ1 + ൬ ߱௢2ܳΔ߱൰ଶቋ          (31) 

また，式(30)にて能動素子の雑音ファクタを導入した
が，能動素子の雑音は熱雑音だけでなく，低周波数領
域におけるフリッカ雑音が存在する．能動素子回路
における，熱雑音とフリッカ雑音のコーナー周波数
をω1/fとすると，その項を加え，角周波数を周波数に
変換することにより式(32)が得られる． 

)ܮ ௠݂) = ௢ܲ௦௖ܨ2݇ܶ ቊ1 + ൬ ௢݂2ܳ ௠݂൰ଶቋ ቆ1 + ଵ݂/௙௠݂ ቇ          (32) 

 
図 9 LC発振器の位相雑音の離調周波数依存性 

式(32)より，LC 発振器の位相雑音は低離調周波数領
域ではフリッカ雑音の重畳による－9 dB/oct.（－30 
dB/dec.）の傾きをもち，熱雑音領域では－6 dB/oct.（－
20 dB/dec.）の傾きをもつと考えられる． 
したがって，位相雑音の低い LC 発振器を実現さ
せるには， 

(1) 発振電力の増大 
(2) 能動素子の雑音低下 
(3) Q値の高い共振器回路 
事が必要となる． 

4.3. リング発振器と LC 発振器の位相雑音の比較 

式(17)に示した熱雑音が支配的な領域におけるリン
グ発振器の位相雑音と，式(29)に示した同じく熱雑音
が支配的な領域における LC 発振器の位相雑音を比
較すると式(33)のようになる．ここで，典型的な値と

位相雑音
10log(L(fm))

離調周波数
log(fm)

fm2

fm3

f1/f fo/2Q

フリッカ雑音領域
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熱雑音領域
-6 dB/oct.



 

 

してγ = 2，Posc = 0.05 W，Q = 10，I = 10 mA，VDD － 
VTH = 1 V，F = 4と仮定すると，式(33)の値は約 2,000
程度となる．したがって，リング発振器の位相雑音は
LC発振器のそれより約 30 dB程度大きくなると考え
られる． 

)ோ௜௡௚ܮ ௠݂)ܮ௅஼( ௠݂) = )ܫߛ4݇ܶ ஽ܸ஽ − ்ܸ ு) ൬ ௢݂݂௠൰ଶ
௢ܲ௦௖ܨ2݇ܶ ൬ ௢݂2ܳ ௠݂൰ଶ   

= ߛ8 ௢ܲ௦௖ܳଶܫ( ஽ܸ஽ − ்ܸ ு)        (33) 

図 10に 1992年～2015年までの国際学会にて発表
された，CMOS プロセスを用いた LC 発振器および
リング発振器の 1MHz 離調における位相雑音の発振
周波数依存性を示す[3]． 

 
図 10 1992 年～2015 年までの国際学会にて発表された，

CMOSプロセスを用いたリング発振器および LC発振
器の1MHz離調における位相雑音の発振周波数依存性 

図 10において○と●は，それぞれ LC発振器とリン
グ発振器の 1MHz 離調における位相雑音の発表値を
示し，実線と破線は LC 発振器およびリング発振器
の 1MHz 離調における位相雑音の周波数依存性の平
均値を傾き 6 dB/oct.と仮定した計算値である．両者
の差異は約 22 dB であり，上記の見積もりと大きな
差は無い事がわかる． 
これらの見積もり結果および学会データより，低
位相雑音発振器を実現するには LC 発振器を用いる
必要があることがわかる． 

5. LC発振器の位相雑音の低下 
CMOS プロセスを用いた LC 発振器の代表的な回
路トポロジーは図 11に示す差動回路を用いたクロス
カップル発振器である．本章では，このようなトポロ
ジーの回路を念頭において，LC発振器の位相雑音の
低下について述べる．図 11の回路はM1，M2により

構成されるクロスカップル回路とインダクタ，バラ
クタおよびM3，M4よりなるカレントミラー回路で
構成されている．ここでバラクタは，制御電圧 Vctrlに
よって容量値を可変することで，発振周波数を可変
することが可能となる． 

 
図 11 NMOSクロスカップル電圧制御発振器 

5.1. 発振電力と位相雑音の改善 
4.2 章で示したように，LC 発振器の位相雑音を低
下させる要因として，(1) 発振電力の増大，(2) 能動
素子の雑音低下，(3) Q値の高い共振器回路，がある．
ここでは，発振電力（発振振幅）の増大について考え
る． 

LC発振器の発振振幅は式(34)で与えられる． 

௢௨௧ݒ = ߨ2 ௧௔௡௞ܼܫ = ݃௠ߨ ߱௢ܳܮ(ܸீ ௌ − ்ܸ ு)          (34) 

したがって，回路の電流（トランスコンダクタンス）
を増加させることにより位相雑音を低下させること
が可能となるが，発振振幅の増加はあるところで飽
和する．一方，電流を増加させることにより，式(35)
で示される MOSFET のチャネル雑音および式(36)で
示されるMOSFETのフリッカ雑音が増加する． ଓ௡ഥ ଶ =  ௠         (35)݃ߛ4݇ܶ

ଓଵ/௙തതതതതଶ =  ௢௫݂         (36)ܥܮ௙݃௠ଶܹܭ

したがって，式(32)で示される LC発振器の位相雑音
は，発振振幅が飽和する動作電流領域までは，voutの
増大による Posc の増大により動作電流に対して約 6 
dB/oct.の依存性をもって低下するが，発振振幅が飽
和すると，Poscは一定となり，上記チャネル雑音およ
びフリッカ雑音が増加するため，位相雑音は動作電
流に対して約 6 dB/oct.の依存性をもって劣化すると
考えられる． 
図 12は，ある電圧制御発振器の離調周波数 1MHz
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における位相雑音の動作電流依存性を示したもので
あるが，最適電流値より低い電流領域では約-6 dB/oct.
の依存性をもって位相雑音が低下しているのに対し
て，最適電流値より高い電流領域では約 6 dB/oct.の
依存性をもって位相雑音が劣化していることがわか
る． 

 
図 12 LC発振器の位相雑音の動作電流依存性 

これらの事より，発振器の設計にあたっては，最適
な電流にて回路を動作させる必要がある．また，電圧
制御発振器の場合には，それぞれの発振周波数にお
ける LC の値が異なるため（多くの場合はバラクタ
によって発振周波数が決定されるため，C の値が異
なる），それぞれの発振周波数において動作電流の最
適点が異なるため，発振周波数を制御する制御電圧
に連動して動作電流を変える必要がある[4-5]． 

5.2. LC 発振器における電流雑音・フリッカ雑音の抑制 
LC発振器の位相雑音の最も基本的な要因は，第 4

章で解析したように共振器回路の寄生抵抗等による．
しかしながら，実際の回路設計においては共振器回
路の寄生抵抗よりM3，M4からなるカレントミラー
回路，もしくは図 11では図示していないバイアス回
路中のMOSFETのチャネル雑音，フリッカ雑音が支
配的になることが多く，特にフリッカ雑音が支配的
になることが多い． 
カレントミラー回路等のコモンノードに接続され
ている回路における低周波雑音は，コモンノードに
おいて発生する二次高調波 2fo成分に重畳し，その信
号成分がクロスカップル発振器内部に侵入し，発振
周波数である foによって foにダウンコンバートされ
ることが知られている． ݒ௢௨௧ sin(2ߨ ௢݂) × ௖௢௠ݒ sin(22ߨ ௢݂)→ ௖௢௠2ݒ௢௨௧ݒ ߨ2)݊݅ݏ ௢݂)          (37) 

したがって，このようなメカニズムによるフリッカ
雑音の抑制にはいくつかの方法が考えられている． 

Hegazi 等は，テール電流源部分に LFおよび CFで
構成される LCフィルタを導入して 2fo成分がクロス
カップル発振器内部に侵入しない回路を提案した[6]． 

 

 
図 13 LC発振器の位相雑音の動作電流依存性 

図 13に示したように，この回路ではテール電流源で
変調された雑音がフィルタリングされる回路となっ
ている．その他にMurphy等の LC共振器のインダク
タの構造を工夫することによって同相モードにおい
て 2fo成分をフィルタリングする手法[7]，ゼロクロス
点におけるバイアス電流を低下させる方法[8]，電流
源雑音を逆相にして相殺する手法[9]等，現在でも多
くの方法が検討されている． 

5.3. LC 共振器の Q 値の周波数依存性 
発振器に用いられる LC共振器は，MOSバラクタ
と配線層で構成されるインダクタにより構成され，
その等価回路は図 8に示した． 
インダクタ，バラクタ，LC共振器の Q値はそれぞ

れ式(38)～(40)で示される． 

ܳ௅ = ௅ܴܮ݂ߨ2           (38) ܳ஼ = ஼ܴܥ݂ߨ12           (39) ܳ = 1ܳ௅ି ଵ + ܳ஼ି ଵ  = ௅ܴܮ݂ߨ2 + ஼ܴܥܮଶ(݂ߨ2)    (40) 

式(40)より Qは，QLと QCにより構成されており，
低周波領域では QLが支配的となり，高周波領域では
QCが支配的となる．典型的な例として，f = 1 GHzに
おいて QLは約 10，QCは約 100であるのに対して f = 
20 GHzにおいて QLは約 20，QCは約 7となり，高周
波領域において QCは非常に低くなる（式(39)）．さら
に，周波数の高い領域では，CMOS 集積回路の配線
層で構成されるインダクタの表皮効果が顕在化する． 
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ここで，表皮深さを ds，表皮効果が顕在化する周
波数領域におけるインダクタの直列寄生抵抗を RLS，
インダクタメタルの配線幅 WL，厚さ TL，全長 l，抵
抗率ρL，透磁率μ，を用いてあらわしたインダクタの
Q 値を QLSとすると，それぞれ式(41)～(43)であらわ
せる． 

݀ௌ = ඨ  (41)          ݂ߤߨ௅ߩ

ܴ௅ௌ = ௅ߩ ݈2( ௅ܹ + ௅ܶ + 2݀௦)݀௦           (42) 

ܳ௅ௌ ≈ 4( ௅ܹ + ௅ܶ)݈ܮ ඨ ߤ௅ߩ݂ߨ           (43) 

以上により計算した LC 共振器の Q 値の周波数依存
性を図 14に示す． 

 
図 14 表皮効果を考慮した場合と考慮しない場合の LC 共振

器の Q値の周波数依存性 

図 14に示したように，低周波領域では，QCが非常に
大きいため QLのみを考慮すれば良いが，高周波領域
では，QCおよび QLの両者を考慮する必要がある． 

5.4. 高周波領域におけるバラクタの Q 値の改善[10] 
N 個のバラクタを並列接続した場合のバラクタの
キャパシタンス，寄生抵抗値は式(44)～(45)で示すこ
とができる． ܥ = ை௑ܥܰ ௩ܹܮ௩          (44) 

ܴ஼ = (ܴீ + ܴ஻)N = 112N ൞4ߩ௚ ௩ܹܮ௩ + ௕ߩ 1ቀ ௩ܹܮ௩ ቁൢ         (45) 

ここで RG：ゲート抵抗，RB：基板抵抗，ρg：ゲート
ポリシリコンのシート抵抗，ρb：バルクのシート抵抗，
COX：ゲート酸化膜の単位面積当たりの容量，Lv：バ
ラクタのゲート長，Wv：バラクタのゲート幅である． 

式(39)，(44)，(45)よりバラクタを N個並列接続し
容量値を変えても Q 値は一定となり，さらに式(45)
よりバラクタの寄生抵抗値は Wv/Lv に対して極小値
をもつと考えられる． 

 
図 15 MOSバラクタの Q値のWv/Lv依存性 

図 15にバラクタの Q値の Wv/Lv依存性を示す．つま
り，Lvが一定の場合（図 15右），Wv/Lvを減少させる
と，RBは増大するものの RGは減少し，RGが支配的
であるこの領域の直列寄生抵抗 RCは減少する．同時
に WvLv積に比例する Cも減少するため QCは上昇す
る．しかしながら，さらに Wv/Lvを減少させると，RG

の減少よりも RBの増大の方が支配的となるため，QC

の上昇は飽和する．Wvが一定の場合はその逆となる． 
RCの極小値を与える Wv/Lvは式(46)で示され，ゲー
トポリシリコンのシート抵抗とバルクのシート抵抗
の比によって決定され，Wv，Lvを微細化することに
よって QCの向上が見込まれる． 

ቆ ௚ܹܮ௚ ቇ௔௧ ொ௠௔௫ = ඨ ௚ߩ௕4ߩ           (46) 

 
図 16サイズの異なる 3種類のバラクタを用いた発振器の

位相雑音の離調周波数依存性 

そこで，サイズの異なる 3 種類のバラクタを用い
た発振器回路を設計・試作し，その位相雑音の離調
周波数依存性を評価した結果を図 16に示す．図 16
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に示したように，1 MHz離調の位相雑音は，Wv/Lv 
= 0.5 μm / 0.26 μmのバラクタを用いた VCOで－
106 dBc/Hz，Wv/Lv = 2.0 μm / 0.36 μmのバラクタを
用いた VCOで－102 dBc/Hz，Wv/Lv = 2.0 μm / 2.0 
μm のバラクタを用いた VCO で－97 dBc/Hz とな
り，最大約 10dBの改善が確認された． 

5.5. 高周波領域におけるインダクタの Q 値の改善[11] 
5.3 章に記したように，表皮効果によって QLは劣

化し，しいては LC 共振器の Q は劣化する．これは
インダクタの導体断面の周囲部分にのみ高周波電流
が流れることに起因している．そこで，図 17に示す
ように表皮効果を低減するために，通常のインダク
タを 3 分割し，導体断面の周囲面積が大きいインダ
クタ（ストライプインダクタ）を用いた発振器を設
計・試作し，その位相雑音の離調周波数依存性を評価
した．その結果，図 18に示すように 1MHz離調の位
相雑音は，通常のインダクタを用いた VCO で－101 
dBc/Hz，ストライプインダクタを用いた VCO で－
106 dBc/Hzであり，約 5dBの改善が確認された． 

 
図 17 通常のインダクタとストライプインダクタの構造 

 
図 18 ストライプインダクタを用いた発振器との通常のイン

ダクタを用いた発振器の位相雑音の離調周波数依存性 

6. まとめ 
本稿では無線通信回路における発振器の役割、位
相雑音の仕様について解説した．そして集積回路上
で広く用いられる CMOSプロセスによる発振器の代
表としてリング発振器と LC 発振器を取り上げ，そ
の位相雑音の解析を行った．その結果，LC発振器の
位相雑音はリング発振器のそれより 20～30 dB 程度

低いことを計算値および過去の学会で発表されたデ
ータより説明した．これは位相雑音特性における LC
発振器の優位性を示すものである．また，代表的な
LC 発振器回路において位相雑音に影響する因子と
して，発振電力，低周波雑音の重畳について言及し，
その改善方法を過去の学会で発表された方法を紹介
し解説した．さらに，周波数 20 GHz以上の高周波領
域における LC 共振器の Q 値の劣化要因をキャパシ
タとインダクタに分けて明らかにした．それらの要
因を回避するために，キャパシタは，そのサイズを微
細にすることで位相雑音として約 10 dB の、インダ
クタは表皮効果を抑える構造とすることで位相雑音
として 3～5 dBの改善がみられることを説明した． 
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