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概要 - この論文では、Bluetooth, WLAN等の Low-
IF受信機への適用のためのスイッチドキャパシタ回
路を用いるマルチビット複素バンドパス∆ΣAD変調
器の新しい構成を提案する。複素バンドパス∆ΣAD
変調器を実現の際には次の 2つの問題が生じる。(i)
内部の I,Qアナログ経路間のミスマッチによりAD変
換器全体の SNRが劣化する。(ii) 複素変調器内部の
複素フィルタ部分及び I,Q経路のDACによるフィー
ドバックで、I,Q経路をクロスする信号線が多く、レ
イアウト設計が複雑になり、チップ面積が増大する。
この論文では I,Q経路を完全に分離できる構成を提
案し、上記の問題を解決する。変調器内にマルチプ
レクサを設けて信号経路・回路を I,Q用にサンプリ
ング毎に切り替えて使用する。対称となる 2つの回
路をあるタイミングでは I経路用、Q経路用として
用い、次のタイミングではマルチプレクサで切り替
えて、それぞれ Q経路用、I経路用として用いるの
で、2つの経路間のミスマッチの影響が軽減される。
この回路構成は結果的に I,Q回路のクロス部分を分
離するので、従来法に比べ回路のレイアウト設計が
容易になる。Matlabによるシミュレーションで提案
手法の有効性を確認した。

キーワード：複素バンドパス∆ΣAD変調器回路、I,Q
経路間ミスマッチ、マルチプレクサ、ダイナミックマッ
チング

I 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[1] は有力な方式の一つであるが、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 [2]-[4]。また∆ΣAD
変調器の内部ADC/DACをマルチビットで構成すれ
ば、内部オペアンプの性能要求が緩和され、低次の
ループフィルタで高 SNRが実現でき、さらなる低消
費電力化が可能なため、先に複素バンドパス変調器
用の DWA(Data-Weighted Averaging) アルゴリズ
ムを開発した [6, 7, 8]。これらの背景のもとで、現在
スイッチドキャパシタ回路を用いて、Low-IF 受信機
用マルチビット複素バンドパス∆ΣAD変調器を開発
しており、それを効率的に実現できる構成を考案し
たので報告する。

II 従来の複素バンドパス∆ΣAD変調器の構成

図 1に我々が先に検討した従来の 2次複素バンドパス
∆ΣAD変調器の構成を示す [5]。複素変調器は 2次複
素フィルタ、2つの 3bit ADCと 4つの 3bit DACに
よって構成される。そのマルチビットDACの非線形
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図 1: 従来式離散時間 2次複素バンドパス∆ΣAD変
調器 (a1 = 1/3, b1 = −2/3, a2 = 3/2, b2 = 2.)

性の影響を抑えるため、我々が開発したDWAアル
ゴリズムを適用し、4つのDACによるフィードバッ
ク経路にMUX回路と DWA用デジタル回路を加え
る [6, 7, 8]。
図 1に示す複素∆Σ変調器の入出力関係式は次の

ようになる。

Iout + jQout =

z−2

[
1
2
(Iin + jQin) + (z − j)2(EI + jEQ)

]
.

また図 1の内部の信号の関係式は次のようになる。

I1(n + 1) = a1 · Iin(n + 1)

+ b1 · DAC1(n + 1) − Q1(n) (1)

Q1(n + 1) = a1 · Qin(n + 1)

+ b1 · DAC2(n + 1) + I1(n) (2)

I2(n + 1) = a2 · I1(n)

+ b2 · DAC3(n + 1) − Q2(n) (3)

Q2(n + 1) = a2 · Q2(n)

+ b2 · DAC4(n + 1) + I2(n). (4)

ここでDAC1とDAC4はADCIによるフィードバッ
クで、DAC2とDAC3はADCQによるフィードバッ
クである。
図 1に示す構成のチップ実現に際し 2つの問題が

生じた。

(1) レイアウトの複雑さ: 図 1に示すように、複素
変調器回路では、内部の複素フィルタ部分及び
I,Q経路の 4ch DAC によるフィードバックで、
I,Q信号のラインはクロスする箇所が多い。その

結果、レイアウト上で配線が長くなり、ドライ
ブ回路で電力消費が増え、またチップ面積も大
きくなってしまう。

(2) I,Q経路ミスマッチ: 図 1の回路のチップ実現
に際し、前進 (フォワード)経路の上段の I経路
と下段のQ経路で、製造上のバラツキによりア
ナログ回路特性のミスマッチが生じる。これに
よりイメージ帯域の量子化ノイズが信号帯域に
回り込み、変調器全体の精度 (SNR)を劣化させ
てしまう (付録 1)。この I,Qミスマッチの影響を
軽減する方式はいくつか提案されているが [10]-
[13]、我々の構成には必ずしも有用ではない (直
接適用できない)。なお、フィードバック経路の
DAC間のミスマッチに関しては、提案DWAア
ルゴリズム [6, 7, 8]により 2つのDACをサンプ
ル周期毎に交互に I, Q経路に取り替えて使用す
るので、その影響はキャンセルされる。

この 2つの問題を解決する構成を考案し、その有
効性をMatlabによるシミュレーションで確認した。

III 提案する複素バンドパス∆ΣAD変調器構成

図 2に提案する複素バンドパス∆ΣAD変調器の構成
を示す。まず、理想的な場合、この構成が図 1と等価
な複素バンドパス∆ΣAD変調器であることを示す。

時刻 n = 2k − 1の時 (図 3):

アナログ信号 Iinが上半部の回路、Qinが下半部の
回路に入力される。またデジタル出力 Ioutが上半部
の回路 (ADC1)から、Qoutが下半部 (ADC2)から出
力される。内部の信号の関係式は以下のようになる。

N1(2k) = a1 · Iin(2k)

+ b1 · DAC1(2k) − N1(2k − 1) (5)

M1(2k) = a1 · Qin(2k)

+ b1 · DAC2(2k) + M1(2k − 1) (6)

N2(2k) = a2 · N1(2k − 1)

+ b2 · DAC2(2k) + N2(2k − 1) (7)

M2(2k) = a2 · M1(2k − 1)

+ b2 · DAC4(2k) − M2(2k − 1). (8)

ここで次のような関係を与える。

N1(2k − 1) = Q1(2k − 1), M1(2k − 1) = I1(2k − 1)

N2(2k − 1) = I2(2k − 1), M2(2k − 1) = Q2(2k − 1).
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図 2: 提案する複素バンドパス∆ΣAD変調器の構成.
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図 3: 提案する変調器の動作状態 1 (時刻 n = 2k−1).
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図 4: 提案する変調器の動作状態 2 (時刻 n = 2k).

また、DAC1と DAC3は ADC1(信号 I)によるフ
ィードバックで、DAC2とDAC3は ADC2(信号Q)
によるフィードバックであるので、式 (5)と (1)、式
(6)と (2)、式 (8)と (3)、式 (7)と (4) が一致する。

時刻 n = 2kのとき (図 4):

アナログ信号 Iin が下半部、Qin が上半部の回路
に入力される。デジタル出力 Iout が下半部の回路
(ADC2)から、Qoutが上半部 (ADC1)から出力され
る。内部の信号の関係式は以下のようになる。

N1(2k + 1) = a1 · Qin(2k + 1)

+ b1 · DAC1(2k + 1) − N1(2k) (9)

M1(2k + 1) = a1 · Iin(2k + 1)

+ b1 · DAC2(2k + 1) + M1(2k) (10)

N2(2k + 1) = a2 · N1(n)

+ b2 · DAC3(2k + 1) + N2(2k) (11)

M2(2k + 1) = a2 · M1(2k)

+ b2 · DAC4(2k + 1) − M2(2k). (12)

ここで次のような関係を与える。

N1(2k) = I1(2k), M1(2k) = Q1(2k)

N2(2k) = Q2(2k), M2(2k) = I2(2k).

また、DAC1とDAC3はADC1(信号Q)によるフィー
ドバックで、DAC2と DAC3は ADC2(信号 I)によ
るフィードバックであるので、式 (10)と (1)、式 (9)
と (2)、式 (11)と (3)、式 (12)と (4) が一致する。
以上により提案構成が図 1と等価であることが示

された。また、図 2に示されているように、図 1で
の前進経路の Z−1ブロックのクロス部分、DACに
よるフィードバック部分のクロスする経路がなくな
り、I,Qパスは完全に分離した構成となっている。し
たがって変調器のレイアウトの際に配線距離が短く
なりチップ面積も小さくなる。
なおこの回路実現の注意点は以下のようになる。

(i) MUXはMOSスイッチで容易に実現できる。
(ii) 前進経路の複素フィルタの内部及びフィードバッ
ク部のDACでは複素信号処理上での信号の極性を保
つため [14]、MUX回路を用いて１周期ごとに 1倍と-
1倍の交互の動作を行う。その実際の回路実現では、
差動信号の 2つ出力端子を１クロックごとにチョッピ
ングすればよい。
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IV I、Q経路ミスマッチによる SNR劣化の軽減

図 2の提案構成では、たとえばN1(n)に対して下式
を満たしている。

n = 2k − 1の時 N1(2k − 1) = Q1(2k − 1),

n = 2kの時 N1(2k) = I1(2k).

また、ADC1はn = 2k−1の時 Ioutを出力し、n = 2k
の時Qoutを出力する。各DACもサンプル時刻毎に
I経路用、Q経路用と切り替わる。このような動作に
より変調器内の I, Q経路 (各対応回路間) のミスマッ
チによる SNR劣化への影響が軽減される。
このブロックレベルでの構成・動作に加えて、回

路レベルでもダイナミック・マッチングによりミス
マッチの影響を軽減する。図 1での Z−1ブロックを
[9]に示されたスイッチド・キャパシタ (SC)回路で
実現する方式を用いた複素バンドバス・フィルタの
回路構成を図 5で示す。ミスマッチがない理想変調
器では、図 1と図 5で次が成立する。
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図 6: 変調器の一段目フィルタの容量ミスマッチ影響
軽減のための提案する方式の等価回路.

う。そこで I,Q経路のミスマッチ (容量のバラツキ)
による SNRの劣化を軽減するために、提案した図 2
の構成の一段目のフィルタ回路に対して次のような
動作をさせる (図 6)。

(i) CinI と CinQ はそれぞれ I,Q経路に固定する。
入力信号 Iin、Qinを各容量CinI、CinQに入力
した後、入力部MUXを通して交互的に上下の
経路に伝達する。シミュレーション結果により、
CinI とCinQのミスマッチの影響が小さいため
である。

(ii) COUTI と CCPI、および COUTQ と CCPQ を
MUXによりサンプリング毎に交互に入れ替え
る。CCPIとCCPQ及びCOUTIとCOUTQのミ
スマッチの影響軽減のためである。

このような構成・動作により、さらに経路間ミスマッ
チの影響が軽減できる。なお、2段目フィルタの I,Q
経路ミスマッチの影響は小さいので、上記は 1段目
フィルタだけに用いる。

V シミュレーションによる提案方法の効果の確認

提案手法の有効性を確認するため下記三通りの場合
についてMATLABシミュレーションを行った。

(1) I,Q経路間のミスマッチがない理想変調器の場合。

(2) 変調器内部に I,Q経路間のミスマッチと内部 3
ビットDACに非線形がある場合。
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図 7: 3つのケースの場合の変調器の SNRの比較 (表
1のパラメータ値使用).

表 1: I, Q経路容量ミスマッチのパラメータ 1

I Q
Cin (1-0.023)*1 (1-0.023)*1
Cout (1+0.014)*3 (1-0.028)*3
CCP (1-0.035)*3 (1+0.028)*3
CD0 (1-0.0004)*2 (1-0.018)*2
CD1 (1-0.0014)*2 (1+0.014)*2
CD2 (1+0.0018)*2 (1+0.008)*2
CD3 (1-0.0006)*2 (1+0.014)*2
CD4 (1+0.0012)*2 (1+0.012)*2
CD5 (1+0.0012)*2 (1-0.006)*2
CD6 (1-0.018)*2 (1-0.024)*2
CD7 (1-0.000)*2 (1+0.000)*2

(3) 変調器内部のミスマッチは (2)と同じ条件であ
るが、提案した回路構成を用いる場合。

図 7に各場合の SNRの比較結果を示す。理想的な
変調器回路では、SNRは OSRの増加に伴い増加す
る。I,Q経路間にミスマッチがある場合 (表 1)、従来
式回路では、OSRを増加しても SNRが飽和してし
まう。一方、提案回路方式では SNRが大きくなり、
I,Q間ミスマッチの影響が軽減されていることが分
かる。

また、DACは理想的で変調器内複素フィルタの I,Q
経路間ミスマッチだけがある場合 (表 2)の結果を図
8に示す。
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図 8: 理想 DAC の場合の 3つのケースの変調器の
SNRの比較 (表 2のパラメータ値使用).

表 2: I, Q経路容量ミスマッチのパラメータ 2

I Q
Cin (1-0.03)*1 (1+0.03)*1
Cout (1+0.014)*3 (1-0.03)*3
CCP (1-0.03)*3 (1+0.02)*3

VI まとめ

携帯電話、無線LAN、Bluetooth用の低 IF受信機へ
の応用のための離散時間複素バンドパス∆ΣAD変調
器の新しい回路構成を提案した。従来方式に対し、ア
ナログMUX回路を追加することで、複素バンドパ
スフィルタ内の I,Q経路間のミスマッチによる SNR
の劣化を軽減できる。複素変調器の I,Q経路間を完
全に分離し、回路構成・レイアウト設計が容易にな
る。提案した回路構成を用いて高性能の複素バンド
パス∆ΣAD変調器を実現していく。
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図 9: I, Q経路ミスマッチ (α)がある複素AD変調器.

付録 1：　複素∆ΣAD変調器での I, Qミスマッチ
による精度劣化
複素信号処理の考え方 [14] を用いて I, Q経路ミス
マッチのより SNR劣化する理由を考察する。図 9で
ミスマッチがない場合 (α = 0)は次の関係式が得ら
れる。

Iout + jQout =
H

1 + H
(Iin + jQin) +

1
1 + H

(Ei + jEq).

ミスマッチがある場合 (α �= 0)は次のようになる。

Iout + jQout =
H + (1 − α2)H2

1 + 2H + (1 − α2)H2
(Iin + jQin)

+
αH

1 + 2H + (1 − α2)H2
(Iin − jQin)

+
1 + H

1 + 2H + (1 − α2)H2
(Ei + jEq)

+
αH

1 + 2H + (1 − α2)H2
(Ei − jEq).

このときイメージ帯域の量子化ノイズ (Ei − jEq) が
信号帯域内に回り込んで SNRを劣化させてしまうこ
とがわかる。上式からその伝達関数は

αH

1 + 2H + (1 − α2)H2

である。


