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概要 この論文では、高周波信号を高精度にAD変換
するための連続時間バンドパス∆ΣAD変調器をRF
DACを用いてサブサンプリングを行う構成を提案す
る. RF DAC を用いることでサブサンプリングが実
現できるのに加えて、連続時間変調器の欠点である
DACへのサンプリング・クロック・ジッタによるAD
変換器全体の精度劣化の問題が軽減できる. これら
をMATLABによるシミュレーションで確認した.

キーワード：∆Σ変調器、バンドパス、RF DAC、サ
ブサンプリング、ジッタ

I 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 ∆ΣAD変調器
を用いることが検討されている [1]-[6]. この論文で
は連続時間バンドパス∆ΣAD変調器の内部DACに
ジッタの影響が小さいDAC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変換できる構成を提案する. 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を目
標としている (図 1).

II 連続時間回路構成と離散時間回路構成

∆ΣAD変調器の回路構成は、従来は高精度でAD変
換可能なスイッチド・キャパシタ回路を用いた離散
時間回路構成が多かったが、近年は低消費電力でよ
り高速に動作する可能性があるため内部に連続時間
アナログフィルタを用いた連続時間回路構成が研究
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図 1: 目標とするアナログ最小、デジタルリッチな受信
機アナログフロントエンド部.

図 2: 提案回路構成のバンドパス∆ΣAD変調器は従来の
3倍の中心周波数を扱う.

図 3: 離散時間フィルタ (左)と連続時間フィルタ (右).

されている. しかしこの場合、（内部 ADCのクロッ
ク・ジッタの影響はノイズシェープのため小さいが）
内部 DACのジッタの影響により AD変調器全体の
精度劣化となるという問題が生じる。ここでは連続
時間∆ΣAD変調器のメリット高周波信号を扱えるこ
とを更に伸ばし、デメリットDACのクロック・ジッ
タの影響大を解決する構成を検討する.
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図 4: ナイキストサンプリング (左)とサブサンプリング
(右)での使用帯域.

III ナイキストサンプリングとサブサンプリング

従来の多くのバンドパス∆ΣAD変調器では、後段の
デジタルフィルタの設計のし易さ等の理由から、その
サンプリング・クロック周波数 (fs)は入力信号帯域の
中心周波数 (fc)の 4倍が用いられている (fs = 4fc、
ナイキストサンプリング)[7]. 即ち、従来の構成で
は扱える入力帯域中心周波数は、内部 ADC, DAC
の動作可能なクロック周波数 (fs)の 4分の 1である
(fc = 1

4fs). 従って、高周波入力信号を扱おうとする
と、その変調器のクロック周波数が高くなり内部の
ADC, DACが動作できなくなる.
この問題を克服するため、サンプリング周波数 (fs)

を入力中心周波数 (fc)の 3分の 4にする「アナログ・
サブサンプリング技術」が提案された (fc = 3

4fs). そ
こでは入力帯域中心周波数はサンプリング周波数の
4分の 3になるので同じクロック周波数で 3倍の高
い周波数の信号を扱うことができる (fc = 3

4fs). 通
常のナイキストサンプリングでは 0 ≤ f ≤ 1

2fs を
信号帯域として用いるが、サブサンプリングでは、
1
2fs ≤ f ≤ fs の範囲を信号帯域として用いる (図 4).
離散時間回路を用いたバンドパス変調器でこの「サ

ブサンプリング技術」を用いたものは既に LSIとし
て実現され動作が確認されている. しかしながら、連
続時間回路を用いたバンドパス変調器でこの「サブ
サンプリング技術」を用いた例はほとんど報告され
ていない [4].

IV サブサンプリング
連続時間バンドパス∆ΣAD変調器

内部DACにNRZ DACを使用した場合
連続時間バンドパス変調器内部で出力が

NRZ(Non-Return-to-Zero) の 0 次ホールドの
DAC を用いてサブサンプリングを行おうとしても
バンドパス変調器として動作しない. 我々はこれ
を MATLAB シミュレーションで確認した (図 5).
NRZ DACを用いた場合 3

4fs近辺でノイズシェープ
されていないことが分かる. 入力信号振幅やフィル

タ係数を変化させても発振してしまい動作させるこ
とは出来ない. これは、0次ホールド DAC のイン
パルス応答はゲインが DC で最大になってしまい、
3
4fsの成分での劣化が大きいためである. 尚、図 5～
図 7のシミュレーションでは、連続時間 ∆ΣAD変
調器のループフィルタに 1次の連続時間バンドパス
フィルタを用いた.
内部DACにRTZ DACを使用した場合

2004年に Lucent社から連続時間バンドパス変調
器で出力が RTZ(Return-to-Zero)の内部 DACを用
いてサブサンプリングを行う方式が提案された [4].
MATLABシミュレーションでも、内部DACにパル
ス幅 25%のRTZ DACを用いると、図 6の様に、3

4fs

近辺で量子化雑音がノイズシェープされている. し
かしながらこの方式では、RTZ出力 DACへのサン
プリング・クロックのジッタにより AD変調器全体
の精度が大きく劣化してしまう. ( DAC出力をRTZ
にすると 1サンプリング周期内にそのエッジが 2つ
あるのでNRZ出力DACの場合よりもクロックジッ
タの影響を受けてしまう (図 8).)
内部DACにRF DACを使用した場合
一方、2004年にMITから狭帯域高周波信号を発生

する為に Radio-Frequency Digital-to-Analog Con-
verter(RF DAC)が提案された [8]. 通常の DACは
出力が 1サンプリング周期内で一定である 0次ホー
ルドであるが、RF DACは 1サンプリング周期内で
DAC出力が数周期の余弦波を発生させる. 0次ホー
ルドの DACではそのインパルス応答の周波数特性
はDCでゲインが最大になるが、RF DACのあるも
のは DC成分はゼロで 3

4fsでゲインを最大にするこ
とができる. このRF DACを用いることでサブサン
プリング動作が可能となる. 我々はMATLABによ
るシミュレーションで 3

4fs近辺で量子化雑音がノイ
ズシェープさることを確認した (図 7). また、通常
の DACではサンプリングのタイミングでデータ値
が不連続的に切り替わるが、RF DACでは出力が連
続な余弦波でありサンプリングタイミングではその
スルーレートがゼロ (dDACout/dt = 0) であるので
サンプリング・クロック・ジッタの影響が極めて小
さい. 尚、[8]でのRF DACはDAC単体として用い
ることを記述しており、このRF DACを∆ΣAD変
調器に用いることは記述されていない.
提案回路構成
以上のことに着目し、我々はこのRF DACをサブ

サンプリングを行う連続時間バンドパス∆ΣAD変調
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図 5: 内部DACにNRZ DACを使用してサブサンプリン
グを行った時の連続時間バンドパス∆ΣAD変調器出力パ
ワースペクトラム.
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図 6: 内部DACに25%RTZ DACを使用してサブサンプリ
ングを行った時の連続時間バンドパス∆ΣAD変調器出力
パワースペクトラム.
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図 7: 内部DACにRF DAC使用時のサブサンプリング連
続時間バンドパス∆ΣAD変調器出力パワースペクトラム.
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図 8: 各 DACの出力波形例 (1bit DACの場合).
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図 9: 提案する連続時間バンドパス∆ΣAD変調器構成.

器に用いることを提案する. 提案方式は連続時間バ
ンドパス∆ΣAD変調器の内部 DACに RF DACを
用いることで、次のメリットが生じる.

(i)最大入力周波数は、内部ADC, DACの動作可能な
クロック周波数の 4分の 3にすることができる. （即
ち、従来の 3倍の入力周波数を扱える.）
(ii) DACへのサンプリング・クロックのジッタのAD
変調器全体の精度劣化への影響が極めて少ない.

また、連続時間∆Σ変調器を用いるので、離散時間
方式に比べ次のメリットがある.

• 低消費電力.
• 高いクロック周波数で動作可能.
• 前段アンチ・エリアジング・フィルタが簡単化.

V RF DACの原理と動作

図 10に NRZ DAC, 25%RTZ DAC, RF DACの出
力波形を、図 8にデジタル入力とそれに対するDAC
出力の一例を示す. 変調器内部で１ビットDACを用
いる場合サンプリング時刻 kではNRZ DACの出力
は次のようになる (k = 0,±1 ± 2,±3, ...).

• デジタル入力が”1” の場合:
Dout,NRZ(t) ≡ 1 (for k

fs
≤ t ≤ k+1

fs
).

• デジタル入力が”0” の場合:
Dout,NRZ(t) ≡ −1 (for k

fs
≤ t ≤ k+1

fs
).

一方、RF DACの出力は以下のようになる.

• デジタル入力が”1” の場合:
Dout,RF (t) = A1(t) (for k

fs
≤ t ≤ k+1/2

fs
)

Dout,RF (t) = A2(t) (for k+1/2
fs

≤ t ≤ k+1
fs

).

• デジタル入力が”0” の場合:
Dout,RF (t) = A2(t) (for k

fs
≤ t ≤ k+1/2

fs
)

Dout,RF (t) = A1(t) (for k+1/2
fs

≤ t ≤ k+1
fs

).

ここで、
A1(t) = −1

2
cos{2π(2fs)t} +

1
2

A2(t) =
1
2

cos{2π(2fs)t} − 1
2
.
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図 10: 各 DACの出力波形 (1bit DAC の場合）.

Switch
Driver

Data

fs

Iout

Iout

fosc

図 11: 1bit RF DAC実現回路構成.

即ち RF DAC の動作は、デジタル入力が 1の時は
図 10の様に 1

2fs
の時点で A1(t)→A2(t)の順番で切

り替えた波形を、デジタル入力が 0の時は 1
2fs
の時

点でA2(t)→A1(t)の順番で切り替えた波形を出力す
る. またこのRF DACは差動ペアにテール電流源が
cos{2π(2fs)t}の交流である比較的簡単な回路で実現
できる (図 11, [8]).
　 RF DAC のインパルス応答のパワースペクトラ
ムは図 12の様に 3

4fs近辺で最大となり、DC成分は
ゼロとなる. 図 9の提案構成ではこの特性を利用し
て入力周波数 3

4fsでサブサンプリングを実現する.
また k = 0,±1,±2,±3, ... に対し次の性質がある.

A1(
k

2fs
) = 0, A2(

k

2fs
) = 0, (1)

dA1

dt
|t=( k

2fs
) = 0,

dA2

dt
|t=( k

2fs
) = 0. (2)

出力値、出力スルーレートがともにゼロ近辺の時に
サンプリングクロックの切り替えが行われるのでジッ
タの影響 [9]は小さくなることが期待できる.
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図 12: 各 DACのゲイン特性.
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図 13: 提案手法のシミュレーションブロック図.

VI シミュレーションによる動作の確認

提案する連続時間バンドパス∆ΣAD変調器構成
提案手法の有効性を確認する為、MATLABを用

いて図 13の様なブロック構成でシミュレーションを
行った. 連続時間バンドパス ∆ΣAD変調器の内部
DAC部分に 1bit RF DACを組み込み、ループフィ
ルタには中心周波数 3

4fsの 2次連続時間バンドパス
フィルタを用い、周波数 fin ≈ 3

4fsの信号を入力し
シミュレーションを行った. ループフィルタの係数は

ωc = 2π(
3
4
fs), b1 =

1.5
30

ωc, b2 =
5
30

ωc (3)

とした.(RF DACの出力振幅を 1とした時、フィル
タ出力振幅が１近辺になるように設定した.)
変調器出力パワースペクトラムは図 14になり量子

化雑音が 3
4fs でノイズシェープされている. SNDR

は図 15のように傾き 15dB/octとなり提案構成がサ
ブサンプリングを行う 2次バンドパス∆ΣAD変調器
として動作することが確認できた.
DACクロック・ジッタのバンドパス∆ΣAD変調器
精度への影響
次に、内部DACがRFDAC、パルス幅25%のRTZ

DAC[4]の時に (図 10)、DACのクロックに対しガウ
ス分布でクロック周期 fs の ±1%の範囲のクロック
ジッタを与えてシミュレーションを行った. この時
の出力パワースペクトラムを図 16(a)、図 16(b)に示
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図 14: 提案する内部 DACに RF DACを用いた連続時
間バンドパス∆ΣAD変調器の出力パワースペクトラム.
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図 15: 提案する内部DACにRF DACを用いた連続時間バ
ンドパス∆ΣAD変調器のSNDRとOSRの関係.

0.73 0.74 0.75 0.76 0.77
-180

-140

-100

-60

-20

 Output Power spectrum

 Frequency[Fs]

 P
o

w
e

r[
d

B
]

Jitter

1% Jitter 

(a)RF DACを使用
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(b)25% RTZ DACを使用

図 16: 内部DACにそれぞれのDACを用いた場合のDAC
CLKのジッタによる連続時間バンドパス∆ΣAD変調器の
出力パワースペクトラムの変化.
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(a)RF DACを使用
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(b)25% RTZ DACを使用

図 17: 内部 DAC にそれぞれの DAC を用いた場合の
DAC CLKのジッタによる連続時間バンドパス∆ΣAD変
調器の SNDRの変化.

す. RTZ DACを用いた場合にはジッタの影響によ
りノイズフロアが大きく上昇しているが、RF DAC
を用いた場合にはほとんど変化が無いことが分かる.
また、SNDRとOSRの関係を図 17(a)、図 17(b)に
示す. 25% RTZ DACを用いた場合には大きく SNR
が劣化しているのに対し、RF DACを用いた時には
劣化が改善されていることが確認できた.

VII マルチビット
連続時間バンドパス∆ΣAD変調器構成

連続時間バンドパス∆ΣAD変調器の内部DAC,ADC
にマルチビットDAC,ADCを用いることで、マルチ
ビット連続時間バンドパス∆ΣAD変調器を構成する
ことができる (図 18). マルチビット構成ではより高
精度なAD変換が実現できる. 3bit RF DACの入出
力の関係は図19の通りである. この 3bit RF DACを
内部DACに用い、ループフィルタを 1bit RF DAC
を組み込んだ場合と同様に、RF DACの最大出力振
幅を 1とした時、フィルタ後の出力振幅が 1に近くな
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図 18: 3bit RF DACを用いた連続時間バンドパス∆ΣAD
変調器のシミュレーションブロック図.

図 19: デジタル入力 (左)と3bit RF DACの出力波形 (右).
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図 20: 内部ADC,DACに3bitのADC,RF DACを使用した
時の連続時間バンドパス∆ΣAD変調器の出力パワースペ
クトラム(左)とOSRとSNRの関係(右).

るように設定した係数をもつ中心周波数 3
4fsの 2次連

続時間バンドパスフィルタとして、周波数 fin ≈ 3
4fs

の信号を入力しシミュレーションを行った. 尚、ルー
プフィルタの係数はそれぞれ、

ωc = 2π(
3
4
fs), b1 =

3
30

ωc, b2 =
18
30

ωc (4)

とした.
ADC,DAC部に 3bitのADC,RF DACを用いると

図 20の様に 1bitのものを用いた場合に比べノイズ
フロアが下がり、図 20の様に SNRがOSR＝ 25で
およそ 27dB向上する。但し、マルチビット構成を用
いる場合には DAC出力の非線形性により AD変調
器の全体の精度が大きく劣化するので [6]、DWA等
のミスマッチ軽減手法が必要となる.

VIII まとめと今後の課題

連続時間バンドパス ∆ΣAD 変調器の DAC 部分に
RFDACを用いることでサブサンプリングを実現し、
また連続時間変調器の欠点であるクロック・ジッタ
の影響を軽減できることをシミュレーションで確認

した. さらなる高性能変調器のアーキテクチャへの
発展として現在次のことを検討している.

• 内部 ADC, RFDAC を各々2チャンネルイン
ターリーブする構成への拡張.

• トランジスタ回路レベルでの設計.

　また、∆ΣAD変調器において、内部ADCの出力
と内部DACの出力の間のExcess Loop Delay [5]と
呼ばれる遅延のため AD変調器全体の精度が劣化す
る. 実用上問題の無い範囲の遅延はどの程度である
かを現在確認中である.
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