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連続時間バンドパスΔΣAD変調器のQ値とループ遅延の影響
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あらまし この論文では RF サンプリングの実現のためにサブサンプリング技術を用いたバンドパス高速連続
時間 ΔΣAD変調回路の解析と設計を論じる，変調回路内部のループ発振回路の有限 Q値によって A–D変換精
度（SNDR）に及ぼす影響を解析した，この有限 Q値の影響の対策としてディジタルフィルタを追加しノイズ伝
達関数にゼロ点を加え全体 SNDR向上する手法を検討，SNDRが 20 dB改善したことを確認した．また変調回
路のループ遅延による SNDR劣化に対し，変調回路のパラメータをループ遅延値に対して調整し，更にフィード
フォワード構成でループ遅延の影響軽減手法を検討した，これらの手法によってループ遅延の影響に対し SNDR

が 20 dB 改善したことを確認した．Matlab によるシステムレベルシミュレーションと変調器の CMOS 構成で
の SPICE による回路レベルシミュレーションで検討方法の有効性を確認した．
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1. ま え が き

筆者らは無線 LAN・携帯電話等の受信機アナログ・

フロントエンド部で高周波狭帯域信号を高精度・低消

費電力で直接 RF信号を A–D変換するための，サブ

サンプリングを用いた連続時間バンドパス（注1）ΔΣAD

変調回路を検討している [1]～[3]．その変調回路内に

用いる共振回路（resonator，Q 値の高い帯域フィル

タ）は LC 型共振回路や Gm-C 型共振回路で実現で

きる [4]～[7]．この論文では変調器をインダクタ L を

用いずに小さなチップ面積で実現し，システムのすべ

てを CMOSプロセスで構成する為にGm-C型共振回

路を用いることを考え，その際のループ発振回路の有

限 Q値とループ遅延の影響の解析と対策を検討する．
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この論文では以下のことを記述する．

（i） 今回の検討変調回路では先に提案したよう

に [1]～[3] クロックジッタ影響を低減しサブサンプリ

ング実現のため，内部 DAC に RFDAC [1], [8] を用

いている．ここではその構成で変調器内共振回路の Q

値，変調器のループ遅延（Excess Loop Delay）[3]に

よる SNDR劣化への影響を調べる．

（ii） ディジタルフィルタを用いてノイズ伝達関数

に新たなゼロ点を追加し，共振回路のQ値が低くても

高い SNDRが実現できる手法を検討する．

（iii） あらかじめループ遅延の値を見積もって，遅

延量に応じて共振回路のパラメータを調整し，更に

フィードフォワード構成を用いてループ遅延による変

調回路の SNDR劣化を補う手法を検討する．

2. 連続時間ΔΣAD変調器の伝達関数

2. 1 RF サンプリングと連続時間バンドパス

ΔΣAD変調器

通信用応用での高周波狭帯域信号帯域を通常のナイ

（注1）：本論文では，「帯域」を「バンドパス」と呼ぶ．
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(a)

(b)

図 1 (a) DC から高周波までの信号帯域 (b) 高周波狭帯
域の信号帯域（通信応用用）

Fig. 1 (a) Frequency band from DC to high fre-

quency. (b) High frequency, narrow band for

communication application.

(a)

(b)

図 2 (a) 離散時間バンドパス ΔΣAD 変調器 (b) 連続時
間バンドパス ΔΣAD 変調器

Fig. 2 (a) Discrete-time bandpass ΔΣAD modulator.

(b) Contiuous-time bandpass ΔΣAD modula-

tor.

キスト型 A–D変換器で DCから高周波帯（図 1 (a)）

を直接 A–D変換しようとすると大きな消費電力を必

要とする．一方，連続時間バンドパスΔΣAD変調回路

を用いれば必要な高周波・狭帯域の信号帯域（図 1 (b)）

のみ変換できるので，低消費電力での RFサンプリン

グが実現でき得る [1]～[3]．

2. 2 モデルとなる離散時間変調器の伝達関数

図 2 (a) に離散時間帯域 ΔΣAD 変調回路のブロッ

ク図を示す．Z領域での伝達関数は次のようになる．

Y (z) =
H(z)

1 + H(z)
X(z) +

1

1 + H(z)
E(z). (1)

ここで X(z)は入力信号，Y (z)は出力信号，E(z)は

変調回路内部 A–D変換器の量子化ノイズである．信

号伝達関数（STF：Signal Transfer Function）とノ

イズ伝達関数（NTF：Noise Transfer Function）は

それぞれ次のようになる．

STF (z) =
H(z)

1 + H(z)
, NTF (z) =

1

1 + H(z)
.

一次離散時間ループ内共振回路の伝達関数が H(z) =

− z−2

1+z−2 であり，このときの STF，NTFは次のよう

になる．

STF (z) = −z−2, NTF (z) = 1 + z−2. (2)

2. 3 連続時間変調器の設計

NTF は ΔΣAD 変調回路のノイズシェーピング特

性を決める．そこで連続時間一次 ΔΣAD 変調回路

（図 2 (b)）をその NTFが離散時間一次 ΔΣAD変調

器と等しくなるように設計する．ここでは z 変換と

Modified z 変換を用いる [2], [3], [9]．変調器内 Gm-C

共振回路の伝達関数を次の式で表す．

Hf (s) =
a · ω0s + b · ω2

0

s2 + ω0
Q

s + ω2
0

. (3)

ω0 は入力信号帯域の中心角周波数（ω0 = 2π · fin）

であり，Q は共振回路の Q 値を表す．共振回路の極

s1, s2 は次のようになる．

s1 = − ω0

2Q
+ jω0

√
1 − 1/4Q2 (4)

s2 = − ω0

2Q
− jω0

√
1 − 1/4Q2. (5)

変調回路に用いる内部 DACを RF DAC [1]で構成す

ると，その s領域での伝達関数は次のようになる [3]．

Hdac(s) =
1

2
(1 − e−

1
2 sTs)2

4ω2
s

s(s2 + 4ω2
s)

(6)

ここで，Ts はサンプリング周期，ωs はサンプリング

角周波数（ωs = 2π · fs）である．連続時間伝達関数

を等価離散時間伝達関数にマッピングして次の NTF

を得る（付録 1.で詳細を記す）．

NTF (z)=
1−2cos(βω0Ts)e

αω0Tsz−1+e2αω0Tsz−2

d1 + d2z−1 + d3z−2
.

(7)

ここで，α = −1/2Q, β =
√

1 − 1/4Q2 である，

d1, d2, d3 はループ共振回路のパラメータ a, b 及び

α, β の関数である（付録 1.で定義）．d1 = 1, d2 = 0,

d3 = 0になるように a, bの値を設定すると，連続時間

一次 BPΔΣAD変調回路の NTFは次のようになる．
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NTF (z)=1−2 cos(βω0Ts)e
αω0Tsz−1+e2αω0Tsz−2.

(8)

3. サブサンプリング技術でのQ値の影響

高速信号を処理する場合，変調器内回路の高速サ

ンプリング動作の要求を緩和するため連続時間変調

回路にサブサンプリング技術を用いる（入力信号帯

域 fin が 3
4
fs）（ω0 = 3π/2Ts，[1]）．共振回路の Q値

が無限大の場合，α = 0, β = 1 となり，式 (8) は

NTF = 1 + z−2 となり，式 (2)で表したモデルの離

散時間変調回路の NTFと等しくなる（離散時間及び

連続時間変調回路が同じノイズシェーピング特性が得

られる）．

しかし，現実に共振回路の Q値は無限大ではない．

有限 Q 値の影響の解析を簡単化するため，式 (8) の

z−1 の係数 cos(β3π/2)eα3π/2 が α ≈ 0, β ≈ 1 の条

件で ≈ 0になるので，式 (8)は次のように近似する．

NTF (z) = 1 + z−2e−ω0Ts/Q. (9)

Q 値が有限であるため，e−ω0T/Q が 1 より小さく

(a) (b)

図 3 連続時間一次 ΔΣAD 変調回路の NTF ゼロ点
Fig. 3 NTF zeros of the contiuous-time banspass

ΔΣAD modulator.

図 4 連続時間一次 BPΔΣAD 変調器の SNDR

Fig. 4 SNDR of the contiuous-time 1st-order BPΔΣAD

modulator.

なるので式 (9)のノイズシェーピング特性が劣化する．

この原因は次の理由にある，図 3 で示すように NTF

の z−2 項が 1の場合は NTFのゼロ点は z領域の単位

円上の±j にあるが，z−2 項がQ値の影響で 1より小

さくなり，NTF のゼロ点が z 領域の単位円内に入っ

てしまう．

サンプリング技術 (fin = 1
4
fs) （正規化した入力

信号帯域中心周波数は ω0 = π/2Ts）を用いる場合の

NTFとサブサンプリング技術を用いた場合のNTFが

式 (8)により次のようになる．

NTFsampling(z) = 1 + z−2e−π/2Q. (10)

NTFsubsampling(z) = 1 + z−2e−3π/2Q. (11)

上式から分かるように，同じノイズシェーピング特性

を得るためにはサブサンプリングの場合は共振回路の

Q 値が 3 倍必要であることが分かる（別の表現をす

れば同じ Q 値ならサブサンプリングの場合はノイズ

シェーピング特性が劣化する）．

図 4 に同じ Q値でサンプリング技術とサブサンプ

リング技術を用いた連続時間一次 ΔΣAD 変調回路の

SNDRのシミュレーション結果を示す．サンプリング

技術を用いた場合，Q = 50 で変調回路の SNDR 劣

化は少ないが，サブサンプリング技術を用いた場合，

SNDR 劣化を防ぐのに Q = 200 程度が必要である

（Q = 200は CMOS回路内では実現困難である）．

4. 有限Q値の影響の改善法

内部共振回路の有限 Q 値の問題を解決するため，

図 5 に示すように変調回路の出力と内部 RFDACの

間にディジタルフィルタを用いて，NTF に新たなゼ

ロ点を追加して NTF特性を補償する手法を検討する．

ディジタルフィルタの入力は 1ビットであり，また出

力も量子化して MSB の 1 ビットだけのものである．

図 5 ディジタルフィルタを用いた変調回路
Fig. 5 Modulator block diagram with digital filter.
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図 6 ディジタルフィルタを用いた変調器の NTF ゼロ点
Fig. 6 NTF zeros of the modulator with digital filter.

◦: Zeros, ×: Poles

表 1 異なる Q 値に対し最適化したシステムのパラメー
タ値

Table 1 Optimized paramter values with different Q

values.

Q = 35 Q = 40 Q = 50 Q = 100

a 0.346 0.347 0.349 0.552

b −0.337 −0.340 −0.343 −0.355

p0 1.000 1.000 1.000 1.000

p1 8.542 × 10−4 6.595 × 10−4 4.271 × 10−4 1.093 × 10−4

p2 1.049 1.067 1.092 1.145

p3 7.662 × 10−5 6.016 × 10−5 3.989 × 10−5 1.070 × 10−5

p4 0.120 0.124 0.130 0.143

q1 1.753 × 10−3 1.354 × 10−3 8.766 × 10−4 2.244 × 10−4

q2 1.923 1.956 2.002 2.099

q3 1.688 × 10−3 1.325 × 10−3 8.786 × 10−4 2.357 × 10−4

q4 0.922 0.954 1.000 1.100

図 5 の開ループ伝達関数は次のようになる．

Heq(z) = Hdf (z)Z[Hdac(s)Hf (s)]. (12)

Hdf (z) は次のような二次 IIR ディジタルフィルタの

伝達関数である．

Hdf (z) =
1 + fn2z

−2

1 + fd2z−2
. (13)

ディジタルフィルタのパラメータ fn2, fd2 はQの関数

である．ディジタルフィルタ使用の際の変調器のNTF

は次のようになる．

NTF (z) =
1

1 + Heq(z)

=
1 + q1z

−1 + q2z
−2 + q3z

−3 + q4z
−4

p0+p1z−1+p2z−2 + p3z−3 + p4z−4
.

NTFのパラメータ q1 · · · p4により共振回路のパラメー

タ a, b とディジタルフィルタのパラメータを決める．

結果として，NTFの伝達関数から z 領域で単位円の

外側に新たなゼロ点を作り出し，全体的に NTFの特

性を補正する．ディジタルフィルタを追加することで

変調器 STFも影響を受け次のようになる．

図 7 ディジタルフィルタを用いた変調回路の NTF と
STF のゲイン特性

Fig. 7 NTF, STF gain characteristics of modulator

with digital filter.

図 8 内部共振器 Q 値と A–D 変換器全体の SNDR

Fig. 8 SNDR comparsion with different Q values.

STF (z) =
Hf (s)

1 + Heq(z)

∣∣∣∣
s=jω,z=ejωTs

(14)

ループ発振回路の Q 値による NTF 式のパラメータ

の値を表 1 で示す．表 1 でのパラメータ p1, p3, q1, q3

をゼロにしてもシステムの SNDR値は変化しない．

ディジタルフィルタを用いた一次連続時間 ΔΣAD

変調器の Q = 40 の場合の NTF と STF の伝達

関数の計算結果を図 7 で示す．NTF が信号帯域

（fin = (3/4)fs）で減衰するが，STFも入力信号帯域

で減衰している（出力信号のパワーが信号帯域で減衰

する）．STFの減衰量と NTFの減衰量のトレードオ

フの関係によって | STF
NTF

| が信号帯域（≈ 3
4
fs）での値

を最大にするようにディジタルフィルタのパラメータ

の最適値を決める．

Q値の変化に対して，（ 1）サンプリング技術を用い

た場合のシステムの SNDR，（ 2）サブサンプリング技
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図 9 ディジタルフィルタを用いた変調回路の出力スペク
トル

Fig. 9 Output power spectrum of the modulator with

digital filter.

図 10 ディジタルフィルタを用いた変調回路の SNDR

効果
Fig. 10 SNDR result of the modulator with digital

filter.

術を用いた場合のシステムの SNDR，（ 3）ディジタル

フィルタを追加したサブサンプリング技術を用いた場

合のシステムの SNDRの比較を図 8 で示す．図 8 か

ら分かるように，サブサンプリング技術だけの場合，

システムの SNDR はかなり劣るが，ディジタルフィ

ルタを追加したサブサンプリング技術を用いた場合は

サンプリング技術を用いた場合と同様な SNDR が得

られる（ディジタルフィルタを追加することで SDNR

は 20 dB以上改善する）．

例として Q = 40の場合ディジタルフィルタを用い

た変調器のMatlabでのシミュレーション結果を図 9

に示す．サブサンプリング技術を用いた一次連続時間

ΔΣAD変調器でディジタルフィルタを追加した場合，

追加してない場合及びサンプリング技術を用いた変調

回路の SNDRの結果比較を図 10 に示す．図 10 から

分かるように，サブサンプリングでディジタルフィル

図 11 遅延が小さいディジタルフィルタの構成
Fig. 11 Digital filter with small latency.

タを追加した場合は OSRが小さいときは（STFゲイ

ン減衰により）出力パワーが小さいため SNDRがディ

ジタルフィルタを追加しない場合より低いが，OSRが

大きくなると SNDR が良くなる（サンプリング技術

を用いた場合と同様な SNDRが得られる），すなわち

有限 Q 値ループ共振回路の変調回路に対しディジタ

ルフィルタによる精度補正の有効性が確認できる．

式 (13) のディジタルフィルタが二次 IIR 型になる

ため，直接的実現ではディジタル演算分の遅延が生じ

る，解決法として変調回路の内部 ADC出力（すなわ

ちディジタルフィルタ入力）が 1ビットであることを

利用する，時刻 n−1での内部ADC出力Dout(n−1)

を得た時点で時刻 nでの内部 ADC 出力 Dout(n)が

1の場合と 0の場合それぞれを計算する．時刻 nで内

部 ADC の 1 または 0 の出力に応じ各計算結果をマ

ルチプレクサで選択し，時刻 nでのディジタルフィル

タの出力とする．これはキャリー選択加算器（Carry

Select Adder）と同じ考え方である．ディジタルフィ

ルタ出力のMSBの 1ビットを内部 1ビット DACの

入力とする．このような構成（図 11）によってディジ

タルフィルタ追加による信号遅延は 2入力マルチプレ

クサの遅延のみにすることができる．（詳細は付録 2.

で示す）ディジタルフィルタの追加による消費電力の

増加はその実現法に依存するので，今後低消費電力実

現法を検討していく．

5. ループ遅延の影響の補正法

連続時間 ΔΣAD変調回路ではループ内の ADCの

出力と内部 DACの出力間のループ遅延（ELD：Ex-

cess Loop Delay）により，AD 変調回路全体の精度

が劣化する問題がある [10], [11]．この問題を解決する

ため，二つの手法を検討する．
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図 12 ループ遅延が大きくなると NTF の極が単位円の
外へ移動

Fig. 12 NTF’poles move outside the unit circle as

ELD increase. ◦: Zeros, ×: Poles

図 13 フィードフォワード型一次 BPΔΣAD 変調器構成
Fig. 13 1st-order ΔΣAD modulator with feed-

forward structure.

（ 1） ループ遅延の量によって，変調回路のパラ

メータを調整し精度劣化を補償する手法．

（ 2） 変調回路にフィードフォワード経路を追加し

ループ遅延による変調回路全体の精度劣化を補正する

手法．

ループ遅延の影響による変調回路の z 領域での等価

伝達関数をModifed-z変換で計算した．NTFは次の

ようになる．

NTF (z) ≈ (1 + e2αω0Tsz−2)(1 − z−1)

1 + g1z−1 + g2z−2 + g3z−3 + g4z−4

(15)

ここで，g1 · · · g4 の値はループ共振回路のパラメー

タ値とループ遅延値によって決定する．式 (15) か

ら分かるように，ループ遅延量により NTF に新た

なゼロ点と極が生じ，ループ遅延値によって極が z

領域の単位円内及び単位円外に移動し変調回路が

不安定になり得る（図 12）．高次項（z−4）によっ

て生じたポールの影響を低減するため，ループ遅

延量によって g1 = −1, g2 = 0, g3 = 0, g4 = 0 に

なるように共振回路のパラメータ a, b 等を設定し

NTF (z) ≈ 1 + e2αω0Tsz−2 とすることで，ループ遅

延の影響を補正することができる．共振回路パラメー

タ値の設定が完了後，その設定値を基準としてQ値補

正用ディジタルフィルタのパラメータ値設定をする．

次に，ループ遅延量によるパラメータ値の調整に加

図 14 フィードフォワード型一次 BPΔΣAD 変調回路の
NTF と STF のゲイン特性

Fig. 14 NTF and STF of ΔΣAD modulator with

feed-forward structure.

表 2 ループ遅延の量に対し最適化したシステムのパラ
メータ値

Table 2 Optimized paramter values with different

ELD values.

ELD = 10% ELD = 20% ELD = 50%

aff 0.075 0.145 0.356

bff −0.614 −0.542 −0.543

a 0.151 0.171 0.474

b −0.454 −0.470 −0.201

ELD = 60% ELD = 80% ELD = 90%

aff 0.502 0.670 0.543

bff −0.971 −0.109 −0.175

a 0.508 0.268 0.138

b −0.264 −0.434 −0.441

えて変調回路にフィードフォワードのパスを追加する

構成を検討する（図 13）．入力信号から内部 ADC 入

力まで直接に経路を追加した構成を考える．フィード

フォワード経路により変調回路の NTFは影響を受け

ないが，STFは影響を受けて次のようになる．

STF (z) =
1 + Hf (s)

1 + Z[Hdac(s)Hf (s)]

∣∣∣∣
s=jω,z=ejωTs

.

(16)

NTF，STF の計算結果を図 14 に示す．ループ遅延

量に対するシステムのループフィルタのパラメータ

a, bの値を表 2 で示す．ここでパラメータ aff , bff は

フィードフォワードの経路を追加した（ディジタルフィ

ルタ付き）システムのループ遅延量に合わせたパラ

メータ値であり，a, b ではフィードフォワード構造を

用いていない（ディジタルフィルタなし）システムの

ループ遅延量に合わせたパラメータ値である．

TSMC の 0.18 μm CMOSプロセスではNMOSは

fT ≈ 45 GHzである（内部の ADCと DACの構成を
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検討している回路では PMOSは負荷として用いてい

るため回路の速度への影響は少ない）．文献 [4]の

ρd ≈ ntfs

fT
(17)

を利用する．ここで，ρd はループ遅延の Ts に対する

比であり，nt は内部 ADC と内部 DAC 回路の縦続

段数である．入力帯域中心周波数 fin = 2.4 GHz に

対するサブサンプリングでのクロック周波数周波数

fs = 3.2 GHzの場合には（内部 ADCと内部DACの

合計縦続段数 6段である）ループ遅延を次の式で見積

もることができる．

ρd ≈ 6 × 3.2

45
≈ 43% (18)

すなわち，ループ遅延 Td がサンプリング周期 Ts の

図 15 フィードフォワード型一次 ΔΣAD 変調回路の出
力パワースペクトル

Fig. 15 Output power spectrum of the ΔΣAD mod-

ulator with feed-forward structure.

図 16 フェードフォワード構成による SNDR の効果
Fig. 16 SNDR simulation result of the feed-forward

structure in Fig. 12.

約 43% であるので，Td ≈ 50%Ts を想定してシステ

ム解析を行った．ループ遅延が Ts の 50% の場合の

フィードフォワード型一次変調回路（Q値補正用ディ

ジタルフィルタ付き）の出力パワーの解析結果を図 15

で示す．

また，ループ遅延量が Ts の 50% のとき変調回路

のパラメータ値を調整しない場合，調整した場合及び

フィードフォワード型でパラメータ値を調整した場合

の変調回路の SNDR の比較を図 16 で示す．図 16 か

ら，ループ遅延を見積もり，変調回路のパラメータを

調整することで，SNDR が 20 dB 以上の補正ができ

たと確認した（連続時間フィードフォワード型変調回

路がループ遅延影響軽減に有効であることが確認で

きた）．

6. CMOS回路構成と解析

TSMC の 0.18 μm CMOS プロセスを用いて，共

振回路を設計し回路解析を行った（内部 ADCと内部

DACは Verilog-Aを用いてモデル化した）．共振回路

を図 17 で示すようにすべてを CMOS インバータ回

路で構成する [12]．図 17 で用いた内部回路は図 18 で

示す．図 18 (a)は Gm セル回路であり，図 18 (b)は

コモンモード制御回路であり，図 18 (c) は回路の Q

値を高くするための正帰還回路である．

図 17 変調回路の内部共振回路
Fig. 17 Gm-C resonator circuit in the modulator.

(a) Gm Cell circuit (b) common-mode

control circuit

(c) Gain enhance-

ment circuit

図 18 ΔΣ 変調回路に用いる共振回路の内部回路
Fig. 18 Circuit components of the resonator.
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図 19 ΔΣ 変調回路に用いる共振回路のゲイン特性
Fig. 19 Gain characteristics of the resonator in

Fig. 16.

図 20 設計した ΔΣ 変調回路出力パワーの SPICE 解析
結果

Fig. 20 Output power spectrum of ΔΣAD modulator

obtained by SPICE simulation.

図 21 SPICEとMatlabでの ΔΣ変調回路の SNDR結
果比較

Fig. 21 SNDR comparison between SPICE and Malt-

lab simulations.

図 19に共振回路のAC解析と過渡解析（入力信号は

2 mVpp）によって得られた周波数特性（ゲイン特性）

の結果を示す．Q値はほぼ 40が得られた．この共振回

路（Q = 40）を用いて，入力周波数 fin = 2.4 GHz，

サンプリング周波数 fs = 3.2 GHzの条件で SPICEシ

ミュレーションを行った（図 20）．SPICEとMatlab

の SNDR 解析結果の比較を図 21 で示す（Q = 40の

場合）．両者はほぼ同等であることが確認できた．

7. む す び

本論文では RFサンプリング用サブサンプリング連

続時間バンドパス ΔΣAD変調回路の内部共振回路の

Q値の影響を明確化し，ディジタルフィルタの補正に

よって有限 Q 値による SNDR 劣化を（20 dB 以上）

補正できることを確認した．またループ遅延に対する

変調回路の精度劣化に関し，遅延量によって変調回路

のパラメータ値を調整しフィードフォワード構成を用

いることを検討した，検討手法を用いることでループ

遅延量がサンプリング周期 Tsの 50%の場合 SNDRを

（20 dB以上）補正できることを確認した．Matlabと

SPICE を用いたシミュレーションで提案手法の有効

性を確認した．今後は高次変調器の設計，解析を行っ

ていく．
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付 録

1. 連続時間 ΔΣAD 変調回路 NTF の計算及び

パラメータの決め方

この付録では一次連続時間ΔΣAD変調回路のNTF

の計算行い，等価離散時間の NTF にマッピングした

式 (7)の導出を示し，d1, d2, d3 の計算結果を示す．

図 2 (b)で示す連続時間一次バンドパスΔΣAD変調

回路の開ループ伝達関数 Hloop(s) = Hf (s) · Hdac(s)

とする．その離散時間等価伝達関数を Hloop(z) とす

ると，連続時間一次バンドパス ΔΣAD変調回路のノ

イズ伝達関数（NTF）は次の式で表せる．

NTF (z) =
1

1 + Z[Hloop(s)]
=

1

1 + Hloop(z)

(A·1)

RFDACの伝達関数Hdac(s)は式 (6)で表し，二つの

式に分けられる．

Hdac(s) = Hdac1(s) · Hdac2(s)．

ここで

Hdac1(s) =
1

2
(1 − e−

1
2 sTs)2

=
1

2
(1 − 2e−

1
2 sTs + e−sTs)

Hdac2(s) =
4ω2

s

s(s2 + 4ω2
s)

ここで z−1 = e−sTs として計算を行うと

Hdac1(s) =
1

2
(1 + z−1) − 1

2
(2e−

1
2 sTs)

Hdac1p(s) =
1

2
(1 + z−1) と定義し，Hdac1m(s) =

1

2
(2e−

1
2 sTs)と定義すると

Hdac1(s) = Hdac1p(s) − Hdac1m(s)

Hloop(s)を Hloop(s) = Hloop1(s) − Hloop2(s)

と表示することができる．

Hloop1(s) = Hf (s)Hdac1p(s)Hdac2(s)

Hloop2(s) = Hf (s)Hdac1m(s)Hdac2(s)．

ここで

Hd(s) = Hf (s)Hdac2(s)

と表すと次のようになる．

Hd(s) =
a · ω0s + b · ω2

0

(s − s1)(s − s2)

4ω2
s

s(s2 + 4ω2
s)

(A·2)

すなわち

Hloop1(s) = Hdac1p(s)Hd(s)

Hloop2(s) = Hdac1m(s)Hd(s)

に表せる．それを離散時間伝達関数にマッピングする

場合，その等価伝達関数を次の式で表す．

Hloop1(z) = Z[Hdac1p(s)Hd(s)]

Hloop2(z) = Z[Hdac1m(s)Hd(s)]．

Hloop1(z)は z変換によって計算する [9]，Hdac1m(s)

の中に e−
1
2 sTs があるが，これは 0.5Ts の遅延を意味

し，遅延が ΔT の場合，計算上 Δ = 1 − m になる．

Modifed-z変換 [9]を用いてHloop2(z)の計算を行う．

Hloop1(z) =
1

2
(1 + z−1)

N∑
n=1

Res

s = sn

Hd(s)

1 − esTsz−1

Hloop2(z) = z−1
N∑

n=1

Res

s = sn
emsTs

Hd(s)

1 − esTsz−1
.

ここで m = 0.5 である．Hd(s) の留数は 0, s1, s2,

±2jω である．各留数に対し計算を行う，

Z[Hd(0)] =
b

1 − z−1
,

Z[Hd(s1)] =
C3 + jC4

C1 + jC2

1

1 − z−1es1ω0Ts
,

Z[Hd(s2)] =
C3 − jC4

C1 − jC2

1

1 − z−1es2ω0Ts
,

Z[Hd(2jω)] =
b + 2jγa

C5 − jC6

1

1 − z−1ej2ωTs
,
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Z[Hd(−2jω)] =
b − 2jγa

C5 + jC6

1

1 − z−1e−j2ωTs
.

ここで，各パラメータの値は次のようになる．

ω =
2π

Ts
（正規化したサンプリング角周波数），

γ = 4/3（サブサンプリング係数），

ω0 = γω，tu = α2 − β2 + 4γ2．

C1 · · ·C6 は次のようになる．

C1 = −2γ2(tu + 2α2); C2 = 2αβ(tu − 2β2);

C3 = (aα + b)4γ2; C4 = 4γ2aβ;

C5 = −2(1 − 4γ2); C6 = −8αγ．

またHd(z) = Z[Hd0]+ · · ·+ Z[Hd(−2jω)]とすると

Hd(z)は次のようになる．

Hd(z) =
tp3 − tp4z

−1

1 − f1z−1 + f2z−2
+

tp8

1 − z−1
(A·3)

ここで，f1 = 2cos(βω0Ts)e
αω0Ts，f2 = e2αω0Ts

tp1 = C1C3 + C2C4，tp2 = C1C4 − C2C3，

tp3 =
2tp1

C2
1 + C2

2

，

tp4 =
2eαω0Ts(tp1cos(βω0Ts) + tp2sin(βω0Ts))

C2
1 + C2

2

，

tp5 = bC5 − 2γaC6，tp6 = bC6 + 2γaC5，

tp7 =
2tp5

C2
5 + C2

6

，tp8 = tp7 + b．

Hloop2(z) の計算にあたって，Hd(z) は Modified-z

変換によって計算され，Hd(z, m) と表示する．同様

に各留数に対し計算を行う．

Z[Hd(0, m)] =
b

1 − z−1
,

Z[Hd(s1, m)] =
C3 + jC4

C1 + jC2

ems1ω0Ts

1 − z−1es1ω0Ts
,

Z[Hd(s2, m)] =
C3 − jC4

C1 − jC2

ems2ω0Ts

1 − z−1es2ω0Ts
,

Z[Hd(2jω, m)] =
b + 2jγa

C5 − jC6

em2jωTs

1 − z−1ej2ωTs
,

Z[Hd(−2jω, m)] =
b − 2jγa

C5 + jC6

e−m2jωTs

1 − z−1e−j2ωTs

ここで

Hd(z, m) = Z[Hd0, m] + · · · + Z[Hd(−2jω, m)]

=
tp9 − tp10z

−1

1 − f1z−1 + f2z−2
+

tp12

1 − z−1

と計算できる．各パラメータの値は次のようになる．

tp9 =
2emαωTs(tp1cos(mβω0Ts) − tp2sin(mβω0Ts))

C2
1 + C2

2

，

tp10 =

2e(1−m)αωTs(tp1cos((1−m)βω0Ts)+tp2sin((1−m)βω0Ts))

C2
1 + C2

2

，

tp11 = 2
tp5cos(2mωTs) − tp6sin(2mωTs)

C2
5 + C2

6

，

tp12 = b + tp11．

これらの計算によって，開ループの伝達関数Hloop(s)

の等価離散時間伝達関数 Hloop(z) は以下のように計

算できる．

Hloop(z) = Hloop1(Z) − Hloop2(z)

=
1

2
[(1 + z−1)Hd(z) − 2z−1Hd(z, m)]

m = 0.5, ω = 2πを代入すると，tp8 = tp12 が分かる．

Hloop(z)を計算すると

Hloop(z) =
1

2

(
tp3 + tp13z

−1 + tp14z
−2

1 − f1z−1 + f2z−2
+ tp8

)
(A·4)

ここで，tp13 = tp3 − tp4 − 2tp9, tp14 = 2tp10 − tp4 連

続時間一次 ΔΣAD 変調回路の z 領域での等価 NTF

式 (A·1)にHloop(z)を代入し，NTFは次のように表

現できる（式 (7)）．

NTF (z) =
1 − f1z

−1 + f2z
−2

d1 + d2z−1 + d3z−2
(A·5)

ここで

d1 =
tp3 + tp8

2
+ 1

d2 =
tp13

2
− f1

(
tp8

2
+ 1

)

d3 =
tp14

2
+ f2

(
tp8

2
+ 1

)

となる．この計算によって，サブサンプリング技術

（fin = 3
4
fs）より RFDAC を用いた連続時間一次

ΔΣAD変調回路の等価離散時間NTFが得られる．ま

たディジタルフィルタを追加した場合やループ遅延を

考慮する場合の NTFの計算は以上の計算によって算

出することができる．
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2. ディジタルフィルタ設計のコンセプト

式 (13)から図 11 で示した有限 Q値補正用ディジ

タルフィルタの時間領域表現は次のようになる，帯域

フィルタなので入力，出力共に一次項はゼロである．

y[n] = x[n] + fn2x[n − 2] − fd2y[n − 2] (A·6)

ここでの x[n]は変調回路出力Dout[n]であり，y[n]

は計算ブロックで計算された Dout[n] = 0または 1の

場合の出力である．また z[n]は y[n]の量子化された

値であり，マルチプレクサの選択入力である．

z[n] =

{
1 (when y[n] ≥ 0)

0 (when y[n] ≤ 0)
(A·7)

時刻 n − 2では次の計算を行う．

y1
n = 1 + fn2x[n − 2] − fd2y[n − 2] (A·8)

z1
n =

{
1 (when y1

n ≥ 0)

0 (when y1
n ≤ 0)

(A·9)

また，

y0
n = fn2x[n − 2] − fd2y[n − 2] (A·10)

z0
n =

{
1 (when y0

n ≥ 0)

0 (when y0
n ≤ 0)

(A·11)

時刻 n − 1では同様な計算を行う．

y1
n+1 = 1 + fn2x[n − 1] − fd2y[n − 1]

y0
n+1 = fn2x[n − 1] − fd2y[n − 1]

時刻 n のとき，マルチプレクサの n 時刻での出力

Dout[n]を出力させる．

x[n] = 1 のとき =⇒ Dout[n] = z1
n

x[n] = 0 のとき =⇒ Dout[n] = z0
n

すなわち，入出力とも一次項がゼロであるので（1

クロック周期余裕をもって）時刻 n− 2から時刻 nの

場合の出力の計算を始めることができる．
（平成 21 年 6 月 5 日受付，9 月 17 日再受付）
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