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Abstract

This paper describes Data-Weighted-Averaging (DWA) algorithms for multibit complex bandpass ∆Σ AD modula-

tors with arbitrary signal bands. In most of bandpass ∆ΣAD modulators, their sampling frequency is chosen as four

times of the center frequency of their signal band in order to simplify the following digital filter design. But with this

relationship, their performance would be limited by the third harmonics of the input signal because it is aliased into

the signal band; hence recently some bandpass ∆ΣAD modulators whose the sampling frequency is not at four times

of their signal center frequency are proposed to avoid this problem. Our proposed DWA algorithms are applicable to

such multibit complex bandpass ∆ΣAD modulators whose sampling frequency is not necessarily at four times of the

signal center frequency; these algorithms are realized by applying our previously developed multi-bandpass (N-path)

DWA algorithms to 2-channel DACs in complex modulators. We have verified their operation by Matlab simulation.

キーワード：複素 ∆Σ変調器, マルチビット, DWAアルゴリズム, エラー補正, ノイズシェーピング
(Comlplex ∆Σ Modulator, Multi-bit, DWA Algorithm, Error Correction, Noise Shaping )

1. はじめに

携帯電話や無線 LAN 等の通信システムの RF受信回路
において、低中間周波数 (Low-IF)受信機アーキテクチャは
有力な方式の一つである。この方式で 2つの「1入力 1出
力 ∆ΣAD変調器」を使用すると、信号成分のみならずイ
メージ成分も AD変換を行うため消費電力の観点から非効
率である。一方、複素バンドパス ∆ΣAD変調器は信号成
分のみの AD変換を行うため、より低消費電力で AD変換
器が実現でき、このアプリケーションに適している (1)− (5)。
一般にバンドパス ∆ΣAD変調器の設計では、その後段の
デジタル・フィルタの設計を簡単化するため、変調器のサ
ンプリング周波数 fsを入力信号周波数 fin の 4倍を選んで
いる (7)。しかし fs = 4fin の関係では、入力信号の 3次高
調波はサンプリングにより信号帯域に折り返され、変調器
全体の SNDRを劣化させてしまう。この高調波歪みの影響
による性能劣化を避けるために、∆ΣAD変調器のサンプリ
ング周波数を入力信号周波数の 4倍ではなく、それ以外の
任意周波数を選択する方式が提案されている (6)。(後段の
デジタルフィルタは複雑になるが、最近の VLSI技術の進
歩によりデジタル部のコスト・性能は問題がなくなってき
ている。)

一方、∆ΣAD変調器の内部 ADC/DACをマルチビット
で構成する方式が内部オペアンプのスルーレート性能要求
が緩和され、低次ループフィルタで高 SNDRが実現できる
ので、低消費電力化が可能となるので広く使われてきてい
る。しかしそこでは変調器内部のマルチビット DACの非

線形性が問題となり、変調器の性能を劣化させてしまう (7)。
この問題を解決するためダイナミック・エレメント・マッチ
ング法、エレメント・ローテーション法等のアルゴリズム
が提案されている。我々は先に複素バンドパス ∆ΣAD 変
調器用にマルチビット DAC の非線形性の影響を軽減でき
るアルゴリズムを開発したが、変調器の動作周波数 fsが入
力周波数の 4倍である場合のみに対応している (8)。
そこでこの論文では、変調器の動作周波数 fs が入力周

波数の 4倍という関係ではない任意帯域のマルチビット複
素バンドパス ∆ΣAD変調器に適用できる DWAアルゴリ
ズムを開発したので報告する。これは先に開発した１入力
１出力の場合のマルチバンドパス∆Σ変調器の DWAアル
ゴリズム (9) を複素バンドパス変調器に応用したものであ
る。提案DWAアルゴリズムを用いた任意帯域のマルチビッ
ト複素バンドパス ∆ΣAD 変調器の性能改善への有効性を
Matlab によるシミュレーションで確認した。

2. 任意信号帯域のマルチビット複素バンドパス∆ΣAD

変調器
〈2・1〉 複素バンドパス∆ΣAD変調器 複素バンド
パス∆ΣAD変調器はに示すように、複素バンドパスフィル
タ、二つの量子化器 (ADC)、二つの DA変換器 (DAC)か
ら構成される (図 1)。
入力信号を X(z) = Iin + jQin,

出力信号を Y (z) = Iout + jQout,

AD変換器の量子化ノイズを Eq(z) = Ei + jEq

および　複素フィルタの伝達関数を H(z)とすると、その
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図 1 複素バンドパス ∆ΣAD 変調器の構成.

入出力関係は以下のようになる。

Iout + jQout =

H(z)

1 + H(z)
(Iin + jQin) +

1

1 + H(z)
(Ei + jEq) ·(1)

ここで信号伝達関数 STF (z)、ノイズ伝達関数 NTF (z)を
次のように定義する。

STF (z) :=
H(z)

1 + H(z)
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (2)

NTF (z) :=
1

1 + H(z)
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (3)

IとQの 2入力 2出力を持つ複素バンドパス∆ΣAD変調器
は二つのアナログ入力信号を同時に ∆Σ変調し、二つのデ
ジタル信号として出力する。変調器内の二つの ADCの量
子化ノイズ E(z)＝ Ei + jEq は複素ノイズ・シェープされ
る。また変調器内の複素バンドパスフィルタの周波数特性
は ω = 0に対して対称ではない。すなわち ω > 0と ω < 0

の周波数特性は異なり、一方が信号帯域 (通過域)で他方が
イメージ帯域 (阻止域)となる。このため、低 IF受信機で
複素バンドパス ∆ΣAD変調器を用いる場合に信号帯域の
みを AD変換するので効率的である。2つの (1入力 1出力
の) 実バンドパス ∆ΣAD 変調器で AD 変換を行う構成で
は、信号帯域とイメージ帯域の両方を AD変換するので、
イメージ帯域成分の AD変換は無駄となってしまい、消費
電力の増加につながる。
〈2・2〉 任意信号帯域バンドパス ∆ΣAD変調器 一
般にバンドパス ∆ΣAD変調器の設計では、その後段のデ
ジタル・フィルタの設計を簡単化するため、変調器のサン
プリング周波数 fs を入力信号周波数 fin の 4倍を選ぶ (7)。
しかしこの構成では帯域内信号の 3 次高調波がサンプリ
ングにより信号帯域内に折り返されてしまう。図 2(a) で
示すように、入力信号 fin = fs/4 − ∆f の 3 次高調波
(HD3rd (fin) = 3fs/4 − 3∆f) はサンプリングにより fs/2

を中心として折り返され、信号帯域内に fs/4 − 3∆f のイ
メージ成分として現れ、変調器全体の SNDR を劣化させ
る。(3 次高調波だけでなく、5次、7 次等の奇数次高調波
も同様に信号帯域に折り返される。)

3次高調波の折り返しによる性能劣化の影響を受けない方
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図 2 (a) 3次高調波の折リ返し信号による信号帯域への回
り込み. (b) 3次高調波の折り返し信号による信号帯域への

回り込みの改善手法.

式が (1入力 1出力の)実バンドパス∆ΣAD変調器で提案・
実現されているが (6)、この方式は複素バンドパス ∆ΣAD

変調器でも有効である。図 2(b)に示すように、入力信号帯
域の中心周波数を fs/4以外 (例えば fin = fs/6)に選択す
ることで、その 3次高調波の折り返し信号は fs/4から 3∆f

離れた場所 (fs/2 近辺) に現れる。この折り返し信号は信
号帯域外に押し出されるため、SNDRへの影響はないのは
明らかである。

〈2・3〉 マルチビット∆ΣAD変調器及び DAC非線形
性による性能劣化 ∆ΣAD変調器で高性能化 (高精度・広
帯域) 低消費電力化を図るために変調器の内部 ADC/DAC

をを 1ビットではなく、マルチビットのものを用いる手法
が広く使用されている。量子化ノイズが減るため、変調器
をより低い次数で実現でき、安定性が確保しやすくなる。
さらに、低い OSRで高い SNRを実現することができ、後
段のデジタルフィルタも簡単化できる。また、内部 OPア
ンプの性能要求が緩和され、変調器回路の低消費電力化が
可能になる。しかし原理的に線形性な 1ビットDACと対照
的に、マルチビット DACは非線形性により SNDRが劣化
する。高精度の AD変換を実現しするために、マルチビッ
ト DAC非線形性による性能劣化を軽減させる手法が必要
である。

∆ΣAD変調器内部マルチビットDAC の非線形性の影響
を抑えるため、DA変換器の入力段でデジタル信号処理を
行う DWAアルゴリズムが提案されている。これらはいず
れも (単一入出力)実バンドパス ∆ΣAD変調器を対象とし
ている (10)。また、我々は複素バンドパス∆ΣAD変調器に
対応したアルゴリズム (8) を開発したが、それは変調器の動
作周波数 fsは入力周波数の 4倍である場合のみに対応して
いる。この論文では、任意帯域 (任意動作周波数)のマルチ
ビット複素バンドパス ∆ΣAD変調器に対応した DWAア
ルゴリズムを提案する。
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図 3 任意帯域 DWA アルゴリズムの構成.
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図 4 Nパスフィルタの周波数応答.

3. 任意信号帯域のDWAアルゴリズム
我々は先に 1入力 1出力の任意帯域 DWAアルゴリズム

を導出した (9)。その概略を以下に記す。(複素変調器の場合
はこのアルゴリズムを 2チャンネル DACに対して適用す
ればよい。)

図 3 に 1 入力 1 出力の任意帯域 DWA アルゴリ
ズムの構成を示す。ここでは、CK の周波数は fs で、
CK1,CK2,CK3,...CKN の周波数は fs/N である。DAC前
段のフィルタはHf (z)のインタリーブの構成となる。Hf (z)

について、2種類の構成を考える。

(a) DWAアルゴリズム 1: Hf (z) = 1 − Z−1 の場合

DAC前段のフィルタの伝達関数は H1(z) = 1 − Z−N

となり、その周波数応答特性（ゲイン特性）は図 4(a)

となる。H1(z) = 0になるゼロ点（変調器では複数の
信号帯域中心周波数に対応）fn は z = exp(j2πf)を用
いると次のように得られる。

fn =
n

N
fs.

ここで n＝ 0, 1, 2, 3, ..., かつ n < N である. このよう
に H1(z)のゼロ点を fs までの周波数軸に N個所配置
することで、N個の信号帯域ノイズシェープすること
が可能になる。DC 近辺にも信号帯域の一つであるた
め、N=1のときは DC信号をノイズシェープするロー
パス DWAとなる。

(b) DWAアルゴリズム 2: Hf (z) = 1 + Z−1 場合

DAC前段のフィルタの伝達関数はH2(z) = 1+Z−N と
なり、その周波数応答特性は図 4(b)である。H2(z) = 0
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図 5 キャパシタセルをリング状に並べた DAC.

になる複数の信号帯域中心周波数 fnは次のように得ら
れる。

fn =
2n + 1

2N
fs.

ここで n ＝ 0, 1, 2, 3, ...、かつ n < N である。このよ
うに H2(z)のゼロ点を fs までの周波数軸にに N 個所
配置することで、N 個信号帯域に対し、ノイズシェー
プすることが可能になる。

上述した 2種類のアルゴリズムによって、任意信号帯域
対して、ノイズシェープを選ぶことが可能となる。
任意信号帯域の複素変調器の場合は上記の DWAアルゴ

リズムを 2つの DACに適用することでその非線形性の影
響を軽減することができる。

4. 任意信号帯域のDWAアルゴリズムの実現法
上記 2種類のフィルタを実現の概略を示す (9)。DWAア

ルゴリズムの実現では変調器内のスイッチド・キャパシタ
回路で構成するセグメント型 DACに対して以下のことを
考える。

•キャパシタのセルをリング状配列する (図 5)。
•セル配列に方向性を設ける。
このリング状 DACでは、入力データに対して ONに
するセルに正と負の方向性を考える。

•セル配列に Pointerを設ける。
DACのセルに番号をつけ、さらにONになるキャパシ
タセルの位置を記憶する Pointerを設ける。時刻 nで
の DACの Pointerを P (n)とする。

(a) H1(z) = 1 − Z−N の実現法

DAC前段のフィルタにおいて、Hf (z) = 1−Z−1 の場
合を考える。Hf (z) = 1−Z−1はローパスDWAを実現
でき、フィルタの次数をN とすると、DAC前段のフィ
ルタは「N 個のポインタをもってローパス DWAアル
ゴリズムを N 個でインターリーブする」DWAアルゴ
リズムとなり、このとき DAC の非線形性は 1 − z−N

でノイズシェープされる。

N = 4の場合の例を図 6に示す。デジタル入力が,4, 3,
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図 6 N=4の場合 H1(z) = 1 − z−N の動作例.
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図 7 N=4の場合 H2(z) = 1 + z−N の動作例.
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図 8 複素バンドパス ∆ΣAD変調器の構成.

2, 2, 5, 3, 4, 6 と逐次与えられたときのポインタの位置
と選択されるセルの番号を示す。

(b) H1(z) = 1 + Z−N の実現法

DAC前段のフィルタにおいて、Hf (z) = 1 + Z−1 の場
合を考える。Hf (z) = 1+Z−1はハイパスDWAを実現
でき、フィルタの次数をN とすると、DAC前段のフィ
ルタは「N 個のポインタをもってハイパス DWAアル
ゴリズムを N 個でインターリーブする」DWAアルゴ
リズムとなり、このとき DAC の非線形性は 1 + z−N

でノイズシェープされる。

N = 4の場合の例を図 7に示す。デジタル入力が 4, 3,

2, 2, 5, 3, 4, 6と逐次与えられたときのポインタの位置
と選択されるセルの番号を示す。
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図 9 複素バンドパス ∆ΣAD変調器の
出力パワー・スペクトラム.

5. シミュレーションによるDWAアルゴリズム有効性
の確認

任意帯域のマルチビット複素バンドパス∆ΣAD変調器用
DWA提案アルゴリズムの有効性を確認するためMATLAB

によるシミュレーションで検証を行った。シミュレーショ
ンで用いた複素バンドパス ∆ΣAD変調器は図 8で示すよ
うに、2次の複素バンドパス・フィルタ、3ビットの ADC

と DACによって構成される、その変調器の STFと NTF

は以下である。

STF (z) = z−2

NTF (z) = z−2
(
z −

(−√
2

2
+ j

√
2

2

))2

図 9には上記の変調器の出力パワー・スペクトラムを示し、
入力信号の中心周波数は 3fs/8である。変調器で使用する
DAC回路は以下の四つのケースに分けてシミュレーション
を行なった (フィルタと ADCは同一とした)：

（ 1）線形な理想 DACを用いた場合.

（ 2）キャパシタにミスマッチがある従来式セグメント型DAC

を用いた場合.

（ 3）キャパシタにミスマッチがあるセグメント型 DACに
DWAアルゴリズム 1を用いた場合.

（ 4）キャパシタにミスマッチがあるセグメント型 DACに
DWAアルゴリズム 2を用いた場合.

図 10には SNDRを比較したシミュレーション結果を示す。
DACに非線形性がある場合は理想のケースと比べて SNDR

の劣化が大きいが、提案した二つのアルゴリズムを用いた
場合は、いずれも SNDRの改善が確認、その改善効果はほ
ぼ同等である。
また、入力中心周波数は 3fs/8に対して、DACの非線形

性をノイズシェープするためには、DWAアルゴリズム 1を
用いる場合、N = 8次のフィルタの実現が必要となるが、
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図 10 複素バンドパス ∆ΣAD 変調器の
SNDR vs OSR の比較.

DWAアルゴリズム 2を用いる場合、N = 4次のフィルタ
の実現で対応出来る。従って、中心周波数 fn = 2n+1

2N
fs.の

場合、DWAアルゴリズム 1に比べ、DWAアルゴリズム 2

を用いる方は次数 Nが半分となり、より簡単に回路実現が
できる。

6. ま と め
任意帯域のマルチビット複素バンドパス ∆ΣAD変調器

に適用できる DWAアルゴリズムを提案した。これは先に
開発した１入力１出力の場合のマルチバンドパス∆Σ変調
器のDWAアルゴリズム (9) を複素バンドパス変調器に応用
したものである。複素バンドパス ∆ΣAD変調器の中心周
波数を fs/4以外の任意帯域を選ぶことで、３次高調波の信
号帯域への回り込みによる SNDR劣化を防ぎ、またマルチ
ビット DACの非線形による影響を軽減することで、複素
バンドパス ∆ΣAD変調器の性能向上が見込める。Matlab

によるシミュレーションで提案 DWAアルゴリズムの有効
性を確認した。
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