
半導体集積化受信機の基礎 
Foundation of Integrated Receiver SoC(System on Chip) 

田中 聡  

日立製作所 中央研究所 

Satoshi Tanaka 

Hitachi, Ltd., Central Research Laboratory  

1-280 Higashi-Koigakubo Kokubunji-shi Tokyo 185-8601, Japan 

 

Abstr act: The direct conver sion receiver becomes the most popular  integrated circuit  

architecture for  wireless applications.  This paper  reviews basic circuit techniques for  the 

integrated direct conver sion receiver  circuit.  The low-IF receiver  is also mentioned here. 

 

１．はじめに 

 携帯電話、無線 LAN、Bluetooth をはじめと

する移動体通信用高周波無線部は、半導体

プロセスの微細化に後押しされ近年著しい集

積化が進んでいる。LNA(低雑音増幅器), 

VCO(電圧制御発振器)など高周波性能を要

求される回路の他、AD/DA 変換器、デジタル

MODEM なども１チップに集積されるようになり

つつある。このように集積化が進んだ背景には

集積化に適したダイレクトコンバージョン受信

回路技術の進展がある。この方式は LNAで直

接直交復調器を駆動するためトランジスタの高

周波での駆動能力が要求されるとともに、RF

周波数で動作する IQ 直交復調器を構成する

ミキサ対の特性が良く一致している必要がある。

このため集積回路プロセスの微細化による高

周波特性の向上がシステム実現の必要条件

であった。実用化されると、従来のスーパへテ

ロダイン方式で必要であった LNA、ミキサ間の

イメージ抑圧フィルタが不要になり、IF 帯で用

いていたチャネルフィルタは集積回路上で容

易に実現できるため構成部品を削減すること

ができ、多くのアプリケーションに応用されてい

る。本基礎講座ではこれまで受信機に必要な

基本特性、復調処理の基礎について学んでき

た。ここでは集積化受信機の代表としてダイレ

クトコンバージョン方式を取り上げ、動作原理、

課題、対策方法、特にダイレクトコンバージョン
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図１ ダイレクトコンバージョン受信機 



受信機固有で大きな課題となる直流オフセット

について解説をおこなう。最後にダイレクトコン

バージョン受信機と関連する方式として低 IF

受信方式の特徴についても簡単に述べる。 

 

２．ダイレクトコンバージョン受信機の基本 

 図１にダイレクトコンバージョン受信機のブロ

ック図を示す。SAW バンドパスフィルタにて、

別アプリケーションなどが発生する受信周波数

から離れた妨害波を除去した後、LNA にて受

信信号を増幅する。その後受信信号は 90 度

位相が違うローカル信号で駆動されるミキサ対

で構成される直交復調機にて、I、Q2つの相の

ベースバンド信号に変換される。このときロー

カル信号の周波数は受信信号のキャリアと同

一である。ミキサの出力は微弱であり、そのま

ま AD 変換すると AD 変換器の量子化雑音に

埋もれてしまう。このため AD 変換器の量子化

雑音に対して、マージンが確保できるレベルま

で増幅する必要がある。電波環境により受信

信号レベルは大きく変化するため、増幅率は

これに対応できる範囲で可変にする必要があ

る。また隣接チャンネルなど同一アプリケーシ

ョンの妨害波は先の SAW フィルタでは減衰し

ておらず、ミキサの後に低域通過フィルタを設

ける事で減衰させ、AD 変換器でのオーバレン

ジを防ぐ必要がある。低域通過フィルタは CR

フィルタ、gmC フィルタなど構成方法に選択は

あるが、いずれも雑音の発生源になるため、

S/N 比（信号対雑音比）を考慮し、図中にある

ように増幅器と交互に配置する例が多い。低

域通過フィルタは妨害波除去のためのみでは

なく、AD 変換器のエリアシングの防止機能も

果たしている。 

 ダイレクトコンバージョン受信機は RF 信号を

直接ベースバンド信号に変換する。このため

通常直流成分を含む微弱なベースバンド信号

を増幅する必要があり、信号パスで発生する

直流オフセットは帯域内の妨害要因として受

信性能に悪影響を与える。 

 直流オフセットには主に IC 内の各回路のバ

イアスバラツキに起因し、入力信号に依存しな

いスタティック直流オフセットと、主にミキサ回

路の 2 次歪に起因し、入力レベルに依存する

ダイナミック直流オフセットがある。スタティック

直流オフセットについてはオフセットを検出し、

検出量に応じた補正をかけるなどいくつかの

対策法がある。これに対し入力信号強度に依

存するダイナミック直流オフセットは、電波環境

に依存した直流電流が発生し、予め補正する

事が困難なため、その絶対値を低減する必要

がある。現在最も普及している携帯電話の規
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図２ AM抑圧テストの条件 



格である GSM の場合はサービス開始の早い

段階からダイレクトコンバージョン受信機の適

用事例[1,2]があり、その規格にもダイナミック

直流オフセットを意識した AM 抑圧テストが定

義[3]されている。図２に AM 抑圧テストの概要

を示す。GSMはTDMA(Time Division Multiple 

Access)方式であり送受信はそれぞれ設定され

た期間内で行う。-99dBm(GSM の最小受信感

度は-102dBm)の微弱な受信信号を受けてい

る場合に受信期間の後半で-31dBm の大きな

妨害波を発生させる。2 次の歪成分がある場

合には後半期間では妨害波の影響で直流オ

フセットが発生する。例えばＧＭＳＫ(Gaussian 

Minimum Shift Keying)変調された妨害波U(t)

が 

 U(t)=a*sin(ωUt+θ(t) )          (1) 

で与えられ、入出力変換特性にbx2で表される

2次の成分をミキサ回路が持つとする。ここでx

は入力信号を表し、bは 2 次係数を表すものと

する。この場合出力信号を P(t)とすると、 

 P(t)=ba(1- sin(2ωUt+2θ(t) ))/2    (2) 

 となり、ba/2の直流オフセットが発生する事が

分かる。受信期間の後半にこのような直流オフ

セットが加えられたとすると検波した場合の誤り

率が劣化する。この誤り率を規定してダイナミ

ック直流オフセットの許容レベルを定義してい

る。このようにダイレクトコンバージョン受信機

の実現には直流オフセットの対策が重要な鍵

となる。 

 

３．直流オフセット 

GMSK変調信号の場合は(1)式に示すように

位相情報のみで振幅方向に変調されないた

め 2 次歪の低周波側への影響は全て直流オ

フセットとして発生する。振幅変調が加わった

場合には振幅信号の二乗の効果で帯域が広

がって低周波領域に変換されるため一般には

２次歪の影響は直流のみではない。しかしここ

では回路の動作説明を簡単にするため２次歪

の効果をダイナミック直流オフセットで代表さ

せて説明する。 

 さて実際の回路では上記スタティック直流オ

フセットとダイナミック直流オフセットは複合的

に存在し、完全な分離は難しい。ここでは主用

要因をあげ、それぞれの要因がダイナミック、

スタティック各直流オフセットを発生するメカニ

ズムについて説明を行う。 

 

ミキサのセルフミキシング効果 

 セルフミキシングは図３に示すように、ローカ

ル信号がミキサのＲＦ入力端子から漏洩し、Ｌ

ＮＡなどの回路から反射して来た信号とローカ

ル信号が掛け合わされる事でオフセットを発生

する現象である。LNA、ミキサなどの各回路が

完全にバランスしている場合には漏洩はおこら

ないが、バランスがこわれた場合に発生する。

アンバランスの要因はトランジスタの VBE、VTH

バラツキもあるが、レイアウト上での結合の非

対称性などに起因することもあり、レイアウトに

あたっては対称性に注意をはらう必要がある。

オフセットの大きさは漏洩してから反射してくる

パスの減衰量と、位相に依存する。またオフセ

ット量がＩＣのおかれた環境に依存する場合も

あるが、入力信号への依存性は小さいためス

タティック直流オフセットと考えることが出きる。 

 セルフミキシングには図４に示すように、ＲＦ

信号がローカル信号入力端子に漏洩し、再度

反射してＲＦ信号本体と掛け合わせる事で直

流オフセットを発生させる動作も存在する。こ

の場合発生する直流オフセットは入力信号の

振幅に強く依存するためダイナミック直流オフ

セットとなる。 



 

ミキサローカル信号のデューティ比 

 図５にローカル信号のデューティ比の誤差に

よる直流オフセットの発生機構を示す。ミキサ

回路は多様であり、様々な回路構成が存在す

るが現在もっとも広く適用されているのはギル

バートセル形ミキサである。これは図に示すよ

うに差動入力の電圧情報を電流に変換し、2

組の差動スイッチにより、差動電流の極性を切

り替えることでミキサ動作を行う。 

 電圧電流変換にはトランジスタを用いるが、ト

ランジスタ特性の相対誤差があり、電流にはΔ

IUB で表される誤差が存在する。これは例えば

FET のしきい値電圧、バイポーラの VBEバラツ

キ等に起因している。ＲＦ入力信号レベルが変

化するとバイアス電流 I、誤差電流ΔIUB とも変

化する。ミキサのスイッチは 2 つの電流源を負

荷に交互に接続する動作をするため、スイッチ

を制御するローカル信号のデューティ比が５

０％である場合は出力に等分配され、直流オ

フセットは同相成分には半分の量が存在する

が差動成分は取り除かれる。デューティ比が

ずれると図 5 中の式にあるように差動成分にも

ΔIUB起因のオフセットが発生するようになる。 

図３ セルフミキシング(ローカル信号) 
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図４ セルフミキシング(RF 入力信号) 



 

ミキサ負荷抵抗相対誤差 

 集積回路上のミキサ負荷抵抗の相対誤差は

絶対値誤差に比べ十分小さい値を取る。しか

しながら直流オフセットの要因としては検討し

ておく必要がある。図６にミキサ負荷抵抗の相

対誤差による直流オフセットの発生機構[4]を

示す。ミキサは図５で示したギルバートミキサと

する。ローカルのデューティが 50%であるとして

もミキサの RF入力が大きくなると先に述べたよ

うにミキサのバイアス電流は増加する。定常的

なバイアス電流成分を IS 入力信号による増加

分をΔIBとする。また抵抗値をＲとし、抵抗の相

対誤差をΔR とすると、スタティック直流オフセ

ットはΔＲＩＳ、ダイナミック直流オフセットはΔＲ

ΔIBとなる。 

 

４．直流オフセット対策技術 

 以上のように様々な要因でオフセットは発生

する。以下では代表的なオフセット対策法を紹

介する。 

 

偶高調波ミキサ 

 偶高調波ミキサ[5,6]は図７に示すようにＲＦ

入力信号と、ＲＦ信号に対して半分の周波数

のローカル信号をリミッタに入力し、３次歪の効

果を用いた 

 fOUT=2fLO-fRF 

で与えられる周波数変換を行う事で直流近傍

に出力信号を変換するものである。上式からも
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図５ ローカル信号のデューティ比によるオフセット発生機構 
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明かなように周波数変換に乗算を用いないた

め、セルフミキシングが原理的に存在しない。 

 

VCO 発振周波数の選択 

 セルフミキシングの経路として図８に示すよう

にミキサのローカル入力、ＲＦ入力端子間の漏

洩ではなく、発振器の信号が直接電磁放射し

てチップ外に漏洩し、LNAを介して再度チップ

内に戻ってくる場合もある。このような影響を避

けるため、VCO の発振周波数を、分周器を用

いる事でローカル信号の整数倍[4]に、或いは

ミキサと分周器を組み合わせる事で非整数倍

に設定する方法[7]がある。これらの対策はセ

ルフミキシングの低減効果のほか、RF 入力信

号が大きくなった場合にVCOに対する干渉増

加による位相雑音の劣化などを防止する効果

もある。 

 

ミキサ、ＬＮＡ間のアイソレーション強化 

 ローカル信号のセルフミキシングによる直流

オフセットの発生量は３章で述べたようにミキサ

の RF 入力端子への反射量と位相できまる。こ

れが LNA の入力インピーダンスの影響を強く

受けると、端末の環境によってオフセットの量

が大きく変わることになる。この効果を抑圧す

るために図９のようにミキサの入力にバッファを

設け、LNA へのアイソレーションを強化する手

法[4]がある。これは同時に受信時に受信機が

放射するスプリアス量を抑制する効果も持って

いる。アイソレーション強化についてはバッファ

を追加するのではなく、例えば図１０に示すよう

にギルバートミキサのＲＦ入力をエミッタ接地で

はなく、ベース接地にすること[8]でも強化でき

る。 

 

差動性の強化 

 直流オフセットの低減、特にダイナミック直流

オフセットの低減には２次歪の低減が重要で

ある。これは前述の乗算を使わない偶高調波

ミキサにおいても重要で、リミッタ回路に2次歪

があればダイナミック直流オフセットが発生す

る。２次歪の低減には回路の差動性を増すこと

が効果的である。差動製を増すには、図１１に

示すようにオンチップのトランスを活用する

[9,10]ことも有効である。この他ミキサの電圧電

流変換部のオフセットを電流出力のＤＡ変換
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図８ VCO発振周波数の選択 
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器で調整する手法[11]やミキサの負荷抵調整

してバランスを取る（差動性を増す）手法[12]も

検討されている。 

 

スタティック直流オフセット対策 

 ミキサの出力では受信信号はまだ微弱であり、

これを増幅する必要がある。増幅量は適用す

るＡＤ変換器の精度によるが、通常 40～60dB

の増幅が必要となる。60dB の場合を考えると、

ミキサの出力で100uVのオフセットがあれば出

力では 0.1V のオフセットとなる。相対バラツキ

誤差の少ないバイポーラのΔVBEが約 2mV で

ある事を考えると定常的に存在するスタティッ

ク直流オフセットも抑圧する必要があることが

わかる。 

 抑圧方法としては図１２に示すように増幅段

間に直流カットの容量を設ける方法[13]、各段

あるいは全体で直流に対してフィードバックを

かける方法[14]、事前に各段で ADC を用いて

直流オフセットを検出し、これを打ち消す電圧

を発生させキャリブレーションを行い直流信号

も直結させる方法[4]などがある。 

 直流カットの容量を用いるのは先にも述べた

ように低周波部分の情報を落としても相対的

に帯域が広いため、誤り率などに対して影響

が小さいＷ－ＣＤＭＡなどで多く適用される。

フィードバックをかける方式は、遮断周波数の

低い広域通過フィルタを用いるのと等価であり、

直流カットの容量を用いる場合と同様な用途

に適用される。直流近傍の情報が重要なアプ

リケーションでは直流を直結させる方式の適用

が重要になる。 

 

(a) Diff. Input & Diff. Output

(a) Single Input & Diff. Output

(a) Diff. Input & Diff. Output

(a) Single Input & Diff. Output

図１１ トランスを用いた 
差動性の改善 
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図１２ スタティック直流オフセット対策法 



低ＩＦ受信方式 

  

以上のようにダイレクトコンバージョン受信機で

は直流オフセットの対策が大きな課題であり、

この対策方法について多くの検討がなされて

いる。低 IF 受信方式ではダイレクトコンバージ

ョン受信機同様チャネルフィルタを集積化する。

このため IF 周波数を図１３に示すようにチャン

ネル間隔と同等に低く設定する。 

受信信号は IF 信号に変換 

されるためこれまで述べてきた直流オフセッ

ト、特にダイナミック直流オフセットの影響を低

減する事ができる。しかし図１３に示すよう、ロ

ーカル周波数に対して受信周波数と鏡象の関

係にあるイメージ周波数の信号が同一ＩＦ周波

数に変換される。イメージ周波数は IF 周波数

の設定によるが、例えば隣接あるいは次隣接

チャネルにあたり、強いブロッカ信号が入る事

が想定される。イメージ信号は受信信号に対し、

I,Q 変換すると、ローカル周波数に対して周波

数の大小に違いがあるため、I,Q変換された受

信信号に比べ一方の符号が異なる。このため

I,Qいずれかの信号に90度の位相回転を加え、

加減算するとイメージ信号を選択的に取り除く

事が出きる。 

 図１４に低ＩＦ受信機の回路形式の一例を示

す。(a)では後述するアナログポリフェーズフィ

U fDRFfLOfIMRFU fDRFfLOfIMRF

図１３  低 IF 受信機の周波数構造 
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ルタにてイメージ抑圧を行った後、受信信号は

チャネルフィルタで妨害波を取り除かれる。そ

の後可変利得増幅器適切な信号に増幅され、

ＡＤ変換機でデジタル信号に変換された後、

ベースバンド信号に変換される。(b)はイメージ

抑圧をアナログフィルタではなくデジタルドメイ

ンの乗算器の合成で行うものである。デジタル

信号処理でイメージ除去を行うため安定に精

度を上げる事が出き、大きなイメージ抑圧が可

能となる。しかしイメージ信号を含んだままＡＤ

変換器に通すのでダイナミックレンジに注意を

する必要がある。(a)の方式はIF周波数をMHz

帯に上げる事が出来、比較的小さな素子値で

ポリフェーズフィルタが実現できる Bluetooth な

どで広く適用されている[15,16]。(b)の方式は

低い IF 周波数が必要でアナログフィルタによ

る位相回転が困難な GSM 用携帯電話で用い

られている[17]。 

 ＩＱ信号の位相、振幅誤差に対するイメージ

抑圧量の感度は高く、例えば 40dB 以上のイメ

ージ抑圧量を必要とするときは位相誤差1.2°、

振幅誤差0.2dBにする必要があり、高いマッチ

ングが要求される事が分かる。 

図１５に示すようなアナログポリフェーズフィ

ルタ[18]を適用する場合はフィルタのミスマッ

チの影響が更に加算されるので十分な注意が

必要である。(a)に示すポリフェーズフィルタの

基本形はＣ、Ｒで構成され位相を回す事の出

きる回路である。しかし前述のように高い精度

が要求され、それを満足させる集積回路上の

レイアウトを含む検討[19]がなされている。また

(b)に示すようにチャネルフィルタと機能を統合

させる検討[20]もされている。 

 

結び 

 集積化受信機の代表例としてダイレクトコン

バージョン受信機と低ＩＦ受信機の概要を紹介

した。近年新規に開発される移動体通信用の

集積化受信機の大半はこの２つのカテゴリー

に含まれると考える。ここでも紹介したようにア

プリケーションの特徴により、最適な回路方式

は若干異なるようである。今後はソフトウェア無

線のキーワードに代表されるように多くのアプリ

ケーションに対応できる回路技術が求められる。

これらの技術開発に向けて本講座が課題整理

などの一助になれば幸甚である。 
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