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Abstract - This paper describes the design method of continuous-time bandpass ∆Σ AD modulators which
sample RF signals directly. (i) We derive design procedure of parameter values for the modulator to realize its
signal transfer function with desired characteristics. (ii) We analyze the signal transfer function characteristics of
feedback-type and feedforward-type continuous modulators. (iii) We analyze finite and negative Q effects of internal
resonators to the modulator SNR. (iv) We propose a digital method to alleviate so-called excess-loop problem in
the continuous modulator; a time-to-digital converter measures the loop delay and based on the measured value
some parameter values in the modulator are adjusted automatically. We demonstrate effectiveness of these by
MATLAB simulation.
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1 はじめに

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 AD
変換するために, バンドパス (Bandpass: BP)∆ΣAD変
調器を用いることが検討されている [1]-[4]. 著者らは　
従来のベースバンドへの周波数変換回路を無くし, RF信
号を直接 AD変換しアナログ最小, ディジタルリッチな
回路構成でのソフトウェア無線システムの実現 (図 1)を
目標とした連続時間バンドパス∆ΣAD変調器アーキテ
クチャを提案した [5]. この構成では変調器内部 DACに
ジッタの影響が小さい RF DAC(図 2, [6])を用い, サブ
サンプリングを行うことで, 低消費電力, 高精度で, 高周
波 RF信号を直接 AD変換できる. この提案構成の設計

論を確立するため,この論文では次のことを行ったので
報告する.
(i) 提案サブサンプリング２次連続時間BP∆ΣAD変調
器 [5]で所定の信号伝達関数 (Signal Transfer Function:
STF), ノイズ伝達関数 (Noise Transfer Function: NTF)
を実現するための内部パラメータ値の設計法を導出する.
STF, NTFと内部パラメータ値の関係式の導出は離散時
間変調器では容易であるが, 連続時間変調器ではたとえ
ば DAC出力波形に依存する等きわめて複雑である [7].
(ii) 提案サブサンプリング連続時間 BP∆ΣAD変調器
を設計する際に考慮すべき項目の検討を行う.具体的に
は変調器トポロジと STFの関係,内部共振器の有限Q値
また負性の Q値による影響の解析を行なう.
(iii) 連続時間 ∆Σ変調器では内部 ADCの出力と内部
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DACの出力の間のループ遅延 (Excess Loop Delay) に
より AD変調器全体の精度が劣化する.この問題を軽減
するためにループ遅延をタイムデジタイザ [8] で測定し,
ディジタル的に補償する方法を提案する.

2 連続時間∆Σ変調器の信号伝達関数

とノイズ伝達関数

この節では連続時間変調器の NTF, STF 導出の考
察を行う. 連続時間変調器では連続時間 (Continuous-
Time:CT) と離散時間 (Discrete-Time:DT) の回路・信
号が混在している（図 3). ∆ΣAD変調器を図 4のブロッ
ク図に置き換え [10], 図中の L0, L1を用いて STF, NTF
を表す.

STF =
L0

1− L1
, NTF =

1
1− L1

. (1)

離散時間変調器の場合は図 4の Aのノードにスイッチ
があると等価である. したがって STF,NTFともに離散
時間で扱えｚ領域で処理できる. 一方, 連続時間変調器
の場合は図 4の Bのノードにスイッチがあるのと等価
である. 両方の変調器で量子化ノイズは離散時間信号で
ある. また連続時間変調器では L0, L1は s領域の関数で
あるので, 連続時間変調器の NTFを求める際は L1の z
領域への変換が必要となる.
次に連続時間変調器の STFについて考える. 式 (1)よ

り STFは次のようなる.

STF = L0 ·NTF. (2)

前述した通り NTFは z領域の関数であり, L0 は s領域
の関数である. また連続時間変調器の STFは連続信号に
かかる伝達関数なので以下のように s → jω, z → ejωT

として以下のように周波数領域 (ω)で扱う.

STF =
L0(s)

1− L1(z)
s→jω,z→ejωT

=⇒ L0(jω)
1− L1(ejωT )

. (3)

3 サ ブ サ ン プ リ ン グ 連 続 時 間

BP∆ΣAD変調器の設計

目標の特性を離散時間 BP∆ΣAD変調器で設計し, そ
の NTF, STF特性がそれぞれ一致するように連続時間
BP∆ΣAD変調器の内部フィルタ, 内部DACのフィード

バック係数を設計する. すなわち図 6に示す離散時間変
調器と同じNTF, STFをもつ, 内部DACにRF DAC[5]
を用いた入力帯域中心周波数 3

4Fs のサブサンプリング

動作連続時間 BP∆ΣAD変調器 (図 7)を設計する.
離散時間および連続時間∆ΣAD変調器を図 5 のよう

に置き換える. 同図の破線で囲った部分がそれぞれの L1

である. 式 (1)より両者でNTFを等しくすることはそれ
ぞれの L1を等しくすることと等価である. L1の特性を

合わせこみ NTFが等しくなるように設計し, 次に STF
を設計する. STFの設計は式 (3)より目的での信号周波
数での利得を求め, それに応じたゲインを付加すればよ
い. 図 6の L1 は次のように得られる.

L1(z) =
2z2 + 1

(z2 + 1)2
. (4)

式 (4)を部分分数分解し次式を得る.

2z2 + 1
(z2 + 1)2

=
−0.75j

z − j
+

0.25
(z − j)2

+
0.75j

z + j
+

0.25
(z + j)2

. (5)

式 (5)の各項について 1次, 2次の場合の CT⇔DT変換
の関係 [9]を用いて z領域から s領域に変換する. これ
により離散時間と連続時間の∆Σ変調器の L1が等しく

できる (すなわち NTF特性が等しくできる). 目的の信
号周波数での利得を考慮した連続時間の∆Σ変調器のブ
ロック図 (図 7)で, Hc1,Hc2 は次のように得られる.

Hc1 =
ωcs + 0.06ω2

c

s2 + ω2
c

(6)

Hc2 =
0.07ωcs− 0.08ω2

c

s2 + ω2
c

. (7)

ここで ωc = 3π
2T であり, またこれらの式の導出にはかな

りの計算量を必要とする. 離散時間変調器 (図 6)とこの
Hc1, Hc2 を用いた連続時間変調器 (図 7)の出力パワー
スペクトラムとOSRに対する SNDRを図 8に示す. こ
れらの結果から設計した連続時間変調器の特性が離散時

間変調器特性にほぼ一致していることが確認できた.

4 変調器トポロジとSTFの関係

∆Σ変調器のトポロジは大きく分けてフィードバック
タイプとフィードフォワードタイプの 2つがある.
図 10にフィードバックタイプ, フィーフォワードタイ

プ, 入力パスがないフィーフォワードタイプで構成され
た提案サブサンプリング連続時間 2次変調器を示す.図
9に各変調器トポロジの NTFを同じ特性に設計した場
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合の STFの特性を示す. この解析結果を見てわかる通
り,信号周波数 (Fin = 3

4Fs)に折り返される周波数でヌ
ル (null)点が形成されており,アンチエイリアスフィル
タの特性を有している.しかし,フィーフォワードタイプ
よりフィードバックタイプの方がヌル点近辺で減衰特性

が強い.このことから,両者を比較した場合,フィードバッ
クタイプはアンチエイリアスフィルタの効果が強いこと

が分かる.

5 サブサンプリング連続時間∆Σ変調

器のQ値の影響

連続時間∆Σ変調器の内部フィルタにはQ値の高いも
のを用いる.理想はQ値が無限大のものが望まれるが,実
際は実現不可能である.たとえば,内部フィルタを gm-C
フィルタで構成する場合,そこに使われる gmセルの有
限出力抵抗により Q値が下がる.また,高い Q値を実現
するために,gmセルを用いた等価的な負性抵抗による方
法が報告されている.しかし,その gm値を正確に所望の
値に制御することは難しい.例えば,gm値が所望の値よ
り大きい場合は内部フィルタの Q値は負性となってし
まう.
ここでは,提案するサブサンプリング連続時間∆Σ変

調器と従来のものとでの求められるQ値の違い,サブサ
ンプリング変調器の有限 Q値の影響と負性の Q値の影
響について解析を行った.

5.1 サブサンプリング動作に必要なQ値

図 11に提案 2次サブサンプリング連続時間∆Σ変調
器 (Fin = 3

4Fs)と従来の変調器 (Fin = 1
4Fs)について,Q

値を 3:1に設定して行ったシミュレーション結果を示す.
従来の変調器とその 3倍の Q値の提案変調の特性が一
致していることが分かる.一般化すると,サブサンプリン
グ動作をして従来の n倍の周波数を扱う場合,Q値は n
倍必要であると言える.

5.2 ループフィルタの有限Q値の影響

ここではサブサンプリング変調器の有限 Q値の影響
を解析する. そのために 4次サブサンプリング連続時間
BPΔΣ変調器 (RF DAC使用)について下記に示す 5通
りのMATLABシミュレーションを行い,各段での有限
Q値による影響を解析した.
■ 各段の共振器の Q値が無限大

■ 1段目の共振器の Q値が 50, その他は無限大
■ 2段目の共振器の Q値が 50, その他は無限大
■ 3段目の共振器の Q値が 50, その他は無限大
■ 4段目の共振器の Q値が 50, その他は無限大
図 12(左)に,上記 5つのシミュレーションについての入
力に対する SNR特性を示す.このときのOSRは 256倍
である.この結果より,SNRは後段の方が共振器の Q値
がより大きいことが必要であり,後段の共振器のQ値が
小さいと変調器のオーバーロードが早いことが分かる.

5.3 ループフィルタの負性Q値の影響

ここではサブサンプリング変調器の負性の Q値の影
響について解析する (フィードバックループ内であるの
で負性の Q値でも安定になりえる). 先ほどと同様に 4
次サブサンプリング変調器について下記に示す 5通りの
MATLABシミュレーションを行い,各段での負性 Q値
による影響を解析した.
■ 各段の共振器の Q値が無限大
■ 1段目の共振器の Q値が-200, その他は無限大
■ 2段目の共振器の Q値が-200, その他は無限大
■ 3段目の共振器の Q値が-200, その他は無限大
■ 4段目の共振器の Q値が-200, その他は無限大
図 12(右)に,上記 5つのシミュレーションについての入
力に対する SNR特性を示す.このときのOSRは 256倍
である.この結果より,後段の共振器の Q値が負性であ
ると前段がそうである場合に比べ SNRを下げ,初段の共
振器の Q値が負性であると変調器のオーバーロードが
早いことが分かる.

6 連続時間変調器のループ遅延の補

償法

連続時間∆Σ変調器では内部ADCの出力と内部DAC
の出力間の遅延 (ループ遅延)により AD変調器全体の
精度が劣化するという問題がある. この節では「ループ
遅延をタイムデジタイザで測定しその値に応じて変調器

内パラメータをディジタル的に調節する」というループ

遅延の補償方法を報告する.

6.1 ループ遅延の補償のアルゴリズム

連続時間変調器内ループ遅延をタイムデジタイザで計

測し, そのループ遅延がある場合の NTFの極配置を求
め, その極が単位園内に収まるように補償（パラメータ
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調整）を行う. ループ遅延がある場合のNTFの極配置を
もとめる際にModified z変換 [11]を用いている.. また,
ループ遅延の補償アルゴリズムの計算は, 内部 DACに
Sine-Shaped DAC[6]を用いた入力帯域中心周波数 3

4Fs

のサブサンプリング動作の 1次連続時間 BP∆Σ変調器
を例にして行った.

6.2 ディジタルフィルタによるループ遅延の
補償

ここでは補償をディジタル的に行う方法を示す. 内部
ADCと内部 DACとの間にディジタルフィルタを設け
る. ループ遅延によって単位円の外側となった NTFの
極をディジタルフィルタにより補償して単位円内に配置

する. このとき用いたディジタルフィルタの伝達関数は

−1.5
−1.1z−1 + 2.1

(8)

である. フィルタの係数, 次数はタイムデジタイザで計
測したループ遅延値に依り自動調整を行う.
図 14にループ遅延がサンプリング時間の 90%の場合,

その回路でディジタルフィルタを用いループ遅延の補償

した場合, 内部 DACのフィードバック係数の調整によ
るループ遅延の補償した場合の出力パワースペクトラム

とOSRに対する SNDRを示す. ディジタルフィルタに
よる補償の場合, アナログ的な調整が無いことから, チッ
プ面積や精度において大きな優位性があると考えられる.

7 まとめと今後の課題

この論文では RF サンプリングのための連続時間
BP∆Σ 変調器の NTF, STF の設計法を導出した. ま
た提案サブサンプリング連続時間BP∆ΣAD変調器を設
計する際に考慮すべき項目の検討,解析を行った. ルー
プ遅延の補償法を提案しシミュレーションで効果を確認

した. 現在, トランジスタレベルでの回路設計, ノイズ・
消費電力の見積もりを行っており, 次にチップとして実
現していきたい.
また,連続時間変調器では後段の方が共振器の高 Q値

への要求が強いことを示した. そのため,後段の共振器を
ディジタルフィルタで構成する変調器 [13]の検討も行う.
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図 1: 目標とするアナログ最小, ディジタルリッチな受信機ア
ナログフロントエンド部.
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図 2: 1bit RF DAC出力波形. (a) 入力 ”0 ”のとき. (b) 入
力 ”1” のとき.
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図 3: (a)離散時間∆ΣAD変調器. (b)連続時間∆ΣAD変調
器. Q は量子化器を表す.
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図 4: ∆ΣAD変調器の L1 と L0.
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図 5: (a) 離散時間 ∆ΣAD 変調器の L1 と L0 　 (a) 連続時
間 ∆ΣAD変調器の L1 と L0.
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図 6: 2次離散時間 BP∆Σ変調器.
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図 7: 2次連続時間 BP∆Σ変調器.

図 8: 2次連続時間BP∆Σ変調器と 2次離散時間BP∆Σ変調
器の出力パワースペクトラム (左)とOSRに対する SNDR(右).

図 9: 各変調器トポロジの NTFを同じ特性に設計した場合の
STFの特性.
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図 10: フィードバックタイプ (a), フィーフォワードタイプ
(b), 入力パスがないフィーフォワードタイプ (c)で構成された
提案サブサンプリング 2次変調器.

図 11: 提案 2次サブサンプリング連続時間∆Σ変調器 (Fin =
3
4
Fs)と従来の変調器 (Fin = 1

4
Fs)の OSRに対する SNDR.

図 12: 2 次連続時間 BP∆Σ 変調器の入力に対する SNDR;
(左)有限 Q値の影響, (右)負性 Q値の影響.
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図 13: ループ遅延の補償のため内部 ADCと内部 DACとの
間にディジタルフィルタを付加した連続時間∆ΣAD変調器の
ブロック図.
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図 14: (a)連続時間変調器でループ遅延がサンプリング時間
の 90%で内部DACのフィードバック係数の調整によりループ
遅延補償を行った場合, ディジタルフィルタの付加によりルー
プ遅延補償を行った場合，ループ遅延がない場合の出力パワー
スペクトラム. (b)OSRに対する SNDR.
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