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A 100MHz Low-Power Broadband ΔΣADC for Digital TV Tuners

	 	 金　澤　雄　亮 *	 ロレ　パスカル *	 藤　本　義　久 *	 飯　塚　邦　彦 *	

  Yusuke Kanazawa Pascal Lo Ré Yoshihisa Fujimoto Kunihiko Iizuka 

要　　旨

ダイレクトコンバージョン方式を用いるデジタル TV受信機向けに，高速・高精度 ΔΣAD
変換器を開発した。開発した AD変換器は，独自の三相サンプリング技術および，二段階
加算方式により，世界トップレベルの低消費電力化を実現した。開発した ΔΣAD変換器を
0.18μmCMOSプロセスにて試作し，評価を行った。電源電圧1.8V，サンプリング周波数
100MHz，信号帯域4MHz において，SNDR（Signal	to	Noise	plus	Distortion	Ratio）
として77.3dB を得た。このときの消費電流は15.3mAである。試作した ΔΣAD変換器の
面積は1.57mm2 である。これは，AD変換器の性能指標である Figure	of	Merit に換算する
と0.58pJ/conv. となる。

A new ΔΣADC architecture using a triple phase sampling technique and a two-step 
summation scheme is presented. A 4th order switched-capacitor ΔΣADC with a 4-bit 
quantizer is designed for a low-power direct-conversion digital TV receiver SoC. It 
achieves a 77.3-dB SNDR over a 4-MHz bandwidth with a 100-MHz clock frequency. 
The chip, fabricated in a 0.18-μm CMOS process, occupies 1.57 mm2 and draws 15.3 
mA from a 1.8-V supply. It achieves a 0.58-pJ/conversion FOM.

まえがき

テレビ放送のデジタル方式への切り替えとともに，デ
ジタルテレビ用チューナの開発が活発化している1）2）。
テレビチューナの受信性能はアナログ・フロントエン
ド（AFE）回路の性能に依存するため，高性能かつ低消
費電力の AFE回路の開発が必要である。AFE回路は，
希望するチャネルの高周波信号を受信し低周波信号
（ベースバンド信号）に変換する RF部とベースバンド
信号のチャネル選択・増幅・AD変換を行うベースバ
ンド部から構成される。ベースバンド信号のチャネル
選択をアナログ回路で実現する場合，ベースバンド部
のノイズを低く抑えるため容量の大きなキャパシタ
が必要となり，ベースバンド部のチップ面積が増大す
る。ここで，高速・高精度の AD変換器を採用するこ
とで，チャネル選択，ゲイン調節などの一部のアナロ

グ信号処理をデジタル領域で行うことが可能となり，
ベースバンド部のチップ占有率を低減することが可能
となる。また，これらの信号処理を行うデジタル回路
は，CMOSプロセスの進歩とともに低消費電力化，省
面積化が可能となる。さらに，AD変換器の高速サン
プリングによりアンチエイリアスフィルタの次数への
要求が，高精度の AD変換を行うことで可変ゲイン段
（VGA）の最大ゲインへの要求が緩和され，低消費電力
化が可能になる。本稿では，デジタルテレビチューナ
の高性能化・デジタルリッチ化を実現するために開発
した，低消費電力・低歪の ΔΣAD変換器（ΔΣADC）を
紹介する。開発した ΔΣADCは，信号帯域 4MHzにお
いて，77 .3dBのSNDRを実現する。消費電流は電源電
圧 1 .8Vにおいて 15 .3mAである。この ΔΣADCの性
能指標であるFOM（Figure Of Merit）は0 .58pJ/conv.で
ある。

*電子デバイス開発本部　先端技術開発研究所　第 3開発室
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１.	 ΔΣAD変換器の仕様

デジタルテレビチューナ向け ΔΣADCの仕様につい
て説明する。開発した ΔΣADCは，欧州デジタル放送
仕様（DVB-T）に基づくダイレクトコンバージョン受
信機へ搭載する。DVB-T仕様におけるデジタルテレ
ビの最大信号帯域は約 8MHzであるため，ダイレクト
コンバージョン受信機では，帯域が4MHzであるADC
が2チャネル必要となる。
ΔΣADCのサンプリング周波数は，アンチエイリア

スフィルタ（AAF）の性能と ΔΣADCの消費電力間の
トレードオフを考慮して決める必要がある。AAFに
は，ΔΣADCのサンプリング周波数において 80dB以
上の減衰特性が求められる。本稿では，三次のチェビ
シェフ IフィルタをAAFとする。このAAFは，周波数
96MHzにおいて不要信号を80dB減衰する。したがっ
て，ΔΣADCのサンプリング周波数を100MHzとした。
信号帯域が 4MHzであるため，オーバーサンプリング
比（OSR）は 12 .5となる。

SNRは隣接チャネル妨害信号耐性から決定される。
DVB-T仕様によると，希望信号 -不要信号比（D/U比）
は-29dB，キャリア-ノイズ比（C/N比）は24.8dBとなる。
また，OFDM信号のピーク -アベレージ比は 15dB，
AAFの隣接チャネル信号減衰量は11dBである。これ
に 16dBのマージンを追加して，SNRのターゲットを
73 .8dBとした。
仕様をまとめると，①信号帯域4MHz，②サンプリン

グ周波数100MHz，③SNR 73 .8dBである。

２.	 ΔΣADCアーキテクチャ

開発した低消費電力・低歪 ΔΣADCアーキテク
チャについて説明する。目標仕様（SNR=73.8dB, 
OSR=12.5）より，ΔΣADCの次数を 4次，ビット数を
４ビットと決定した。低消費電力・低歪を実現するた
め，文献 3）で提案されている，直接フィードフォワー
ドパスを持つ ΔΣADCアーキテクチャ（図１）を採用
した。図１に示す ΔΣADCの出力信号 V（z）は，
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で与えられる。ここで，U（z）は入力信号であり，H（z）
はループフィルタの伝達関数であり , E（z）は量子化雑
音である。上式より，図１のΔΣADCの信号伝達関数は
1 , 量子化雑音伝達関数は 1 /（1+H（z））である。ここで，
ループフィルタの入力信号X（z）は，
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で与えられる。この式は，ΔΣADCへの入力信号 U（z）
の成分を含まず，フィルタリングされた量子化ノイズ
成分のみである。そのため，図１に示すΔΣADCは次の
２つの利点がある。①ループフィルタの非線形性によ
る入力信号の歪成分が生じない，②ループフィルタの
扱う信号の振幅が小さくなるため消費電力を小さくで
きる。しかし，このアーキテクチャは高速動作，量子化
器オフセット耐性に課題がある。ここでは，各課題に
ついて説明し，課題を解決する新規 ΔΣADCアーキテ
クチャを提案する。

図１	 直接フィードフォワードパスを持つ ΔΣADCアーキテ
クチャ

Fig.1	 ΔΣADC	with	direct	feedforward	path.

２・１	 入力三相サンプリングアーキテクチャ
高速動作時の課題とその解決法について説明す

る。入力信号 U（z）の成分をキャンセルし，低消費電
力・低歪の ΔΣADCを実現するためには，出力信号が
入力信号と全く同じ信号 U（z）を含む必要がある。図
２に ΔΣADCと入力信号 U（z）の伝達経路を示す。経
路 PATH1 では入力信号が直接減算器に入力され，経
路 PATH2 では入力信号が量子化器，DACを通して減
算器に入力される。出力信号が入力信号と同じ信号成
分を持つには，これらの信号経路の遅延量が一致しな
ければならない。PATH1 の遅延量はゼロであるため，
PATH2 の遅延量もゼロである必要がある。そのため，
量子化器，DACを遅延なしに動作させる必要があり，
消費電力の増大を招く。
この問題を解決するため，PATH1に 1クロックの遅

延を挿入した（図３（a））。この場合，PATH2 にも 1ク
ロックの遅延が許されるため，量子化器，DACの動作
速度への要求を緩和できる。この 1クロックの遅延を
図３（b）に示す 3つのサンプリング回路を用いて実装
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する。三相クロック（φ11，φ12，φ 13）によりサンプリン
グされた信号を１クロック後に積分器に転送すること
で，PATH1における１クロックの遅延を実現し，量子
化器，DACの消費電力を軽減する。

図２	 ΔΣADCの入力信号伝達経路

Fig.2	 Signal	path	of	the	ΔΣADC.

図３	 （a）入力に遅延を持つΔΣADC

	 （b）遅延の実装例

Fig.3	 (a)	ΔΣADC	with	1	clock	delay.
	 (b)	Implementation	of	1	clock	delay.

２・２	 二段階加算アーキテクチャ
量子化器オフセット耐性の課題とその解決法につ

いて説明する。量子化器の入力信号は，ループフィル
タの出力信号と ΔΣADCへの入力信号の和である。図
４（a）に量子化器の入力部の構成を示す。図４（a）の重
みつき加算の実装には，通常パッシブスイッチトキャ

図４	 （a）量子化器への入力

	 （b）i番目のコンパレータの実装例

Fig.4	 (a)	 Input	of	the	quantizer.
	 (b)	Implementation	of	ith	comparator.

パシタ（SC）加算器が用いられる。4ビットの量子化器
は 15個のコンパレータで構成され，この SC加算器は
それぞれのコンパレータの入力に設置される。 図４
（b）に i番目のコンパレータの実装例を示す。図４（b）
の加算器の出力信号Y（z）は，
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で与えられる。ここで，Cunitは単位容量であり，vthi
は i番目のコンパレータに与えられるしきい値であ
り，a1，a2 は 1 段目，4段目の積分器（図３（a）の INT1，
INT4）の出力 X1，X4 の係数であり，a3Cunitはコンパ
レータの入力容量Cinに等しく，a3=Cin/Cunitで与えられ
る。上式より，量子化器の入力信号は（1+a1+a2+a3）で
減衰される 4）。ここで，量子化器のオフセットを Voffと
すると，パッシブSC加算器の入力に換算したオフセッ
トVoffは（1+a1+a2+a3）で増幅される。このオフセット
が大きくなると，ΔΣADCの線形性・ダイナミックレン
ジが低下する。トランジスタサイズを大きくすること
でオフセットを軽減できるが，コンパレータの入力容
量が増加し（a3 が大きくなり）信号の減衰量が大きくな
る。信号の減衰量を小さくするためには Cunitを大きく
する必要がある。15個のコンパレータそれぞれに加算
器を設置するため，INT1，INT4 の負荷容量はそれぞ
れ15a1Cunit, 15a2Cunitとなる。この大容量を駆動するた
めにより多くの電力を消費してしまう。この問題を解
決するため，増幅器を使用して信号の減衰を補償する
方法が文献5）に示されている。図５（a）に直接フィード
フォワードパスを持つ ΔΣADCにこの方法を適用した
例を示す。図４（b）では 15個のパッシブ SC加算器を
使用していたが，図５（a）ではアクティブ回路である増
幅器を用いるため，加算器は 1つでよい。図５（a）にお
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いて，信号の減衰は補償されているが，入力信号U（z）が増
幅器に入力されるため，信号振幅が大きくなり消費電力が
増大する。また，増幅器の非線形性により，入力信号U（z）
に起因する歪が発生する。
これらの問題を解決するため，図５（b）に示す二段

階の信号加算を行った。一段目の加算器は減衰のない
１つのアクティブ SC加算器でループフィルタの出力
信号を加算する。二段目の加算器は，信号振幅が大き
くても消費電力が増大しないパッシブ SC加算器で，
一段目の加算器の出力信号とΔΣADCへの入力信号を
加算する。この二段目加算器は，15個のコンパレータ
それぞれの入力に設置する。二段目加算器の出力信号
は 1 /2 に減衰するが，減衰量が小さいため ΔΣADCの
性能にほとんど影響を与えない。この二段階加算によ
り，オフセットの補償に使用する増幅器に起因する性
能劣化・消費電力の増加を抑えられる。
上記の二つの技術を適用した ΔΣADCの構成を図

６に示す。入力信号を三相クロックサンプリングする
ことで遅延を生成し，量子化器，DACの消費電力増
加を抑えている。また，ループフィルタの入力信号と
ΔΣADCの入力信号の加算を二段階で行うことで消費
電力増加・歪性能劣化を抑えている。また，DACの
容量ミスマッチによる性能劣化を補償するため，Data 
weighted averaging（DWA）ロジックを使用している。

図５	 （a）	増幅器による信号減衰の補償（従来例）

	 （b）	二段階信号加算

Fig.5	 (a)	 	Conventional	compensation	scheme.
	 (b)	Proposed	compensation	scheme	with	 two-step	

adder.

図６	 提案するΔΣADCアーキテクチャ

Fig.6	 Proposed	ΔΣADC	architecture.

３.		 回路技術

図６に示す ΔΣADCを CMOSプロセスにて LSI化
するための回路技術について説明する。ループフィル
タと加算回路はOTAを用いる SC回路で構成する。こ
れらは，ΔΣADCの消費電力の大部分を占めるため，低
消費電力 OTAの開発が必要となる。また，電源電圧は
1 .8Vと低電圧であるため，低電源電圧で動作可能な
OTAが求められる。ここでは，OTAと，それを用いた
積分器，加算器の回路について説明する。

PMOSを差動対とするフォールデッドカスコード
型 OTAとカレントミラー型 OTAは，入力コモンモー
ド電圧をグラウンドレベルに近づけることが可能であ
る。この場合，入力スイッチとして NMOSスイッチ
のみを使用可能となり，低電源電圧での動作に適し
ている。ここでは，カレントミラー比を調節すること
でユニティゲイン周波数と熱雑音のトレードオフを最
適化できることから 6），カレントミラー型 OTAを採
用した。しかし，カレントミラー型 OTAは出力段に
テール電流源を持たない。そのため，大信号入力時
に OTAの差動出力電流のバランスが崩れ，出力コモ
ンモード電圧が不安定になる場合がある。この問題
を解決した，新規 OTAを図７に示す。この回路では，
出力コモンモード電圧を安定にするため，電流源M9
を追加した。また，十分なフェイズマージンを確保し
OTAを安定動作させるため，トランジスタM3, M4
のソース端子を短絡し，初段回路の負荷インピーダ
ンスを下げている。後段回路（M9, M10, M11, M12, 
M13 からなる差動増幅回路）の入力コモンモード電
圧は，トランジスタM5, M6 のサイズを調節すること
で所望の電圧にバイアスする。図６の ΔΣADCにおい
て，積分器はフィルタリングされた量子化ノイズのみ
を処理するため出力信号の振幅が小さい。すなわち，
OTAのスルーレートへの要求は低いため，後段回路
の電流は小さくてよい。一方，第一段目の積分器（図
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図７	 提案するカレントミラーOTA

Fig.7	 Proposed	current-mirror	OTA

６の INT1）に使用する OTAの熱雑音は，ΔΣADCの
性能に対して影響が大きいため，小さくすべきである。
熱雑音を抑えるため，入力トランジスタM1, M2 の電
流は大きくしなければならない。図７のOTAでは，こ
れらの要求（そこそこのスルーレート，低ノイズ）を満たす
ため，トランジスタM1（M2）の電流の一部をM7（M8）
に流し，負荷回路M3-6と後段回路への電流を小さくして
いる。

図８	 第一段目の積分器の実装例

Fig.8	 Implementation	of	first	integrator.

図９	 二段階加算器の実装例

Fig.9	 Implementation	of	two-step	adder.

４.	 測定結果

提案する ΔΣADCを0 .18µm1P5Mミックストシグ
ナル CMOSプロセスにて試作を行った。以下に試作
チップの測定結果を示す。ここでは，ADCに必要とな
る基準電圧を外部より与えて測定を行った。
図 10に試作 ΔΣADCの入力強度に対する SNR，

SNDR を示す。SNR，SNDR の最大値はそれぞ
れ 77.6dB,77.3dBであった。また，ダイナミックレ
ンジは 77.8dBであった。この結果は，目標仕様の
SNR=73.8dBを満たす。

提案するOTAを用いて第一段目の積分器を構成し
た例を図８に示す。入力部は三相サンプリング回路，
フィードバックDACで構成される。VcminはOTAの入
力コモンモード電圧を与える端子である。信号 D[i]は
i番目の出力サーモメータコードであり，DB[i]はその
反転信号である。時間連続な入力信号をサンプリング
するときにスイッチオン抵抗の電圧依存特性により

発生する歪を低減するため，入力に文献 7）に示される
ブートストラップ技術を適用している。第二，三，四段
目の積分器も第一段目の積分器と同様の構成を採用
する。
図９に二段階加算器の実装例を示す。初段加算器は

提案したOTAを使用したアクティブSC加算器であり，
第二段目の加算器はパッシブ SC加算器である。出力
信号Vam[i]は i番目のコンパレータの反転入力端子に接
続される。

図10	 SNR,	SNDRの測定結果

Fig.	10	 Measured	SNR/SNDR	curve.
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図11	 出力信号のスペクトル

Fig.	11	 Measured	spectrum.

図12	 妨害信号入力時のスペクトル

Fig.	12	 Measured	spectrum	with	outband	input.

図13	 チップ写真

Fig.	13	 Chip	micrograph.

項目 測定結果
信号帯域 4 MHz
サンプリング周波数 100 MHz
最大 SNR 77.6 dB
最大 SNDR 77.3 dB
消費電流 15.3 mA
実装面積 1.57 mm2

ダイナミックレンジ 77.8 dB
使用テクノロジ 0.18 µm 1P5M CMOS
Figure of merit 0.58 pJ/conv.

表１	 ΔΣADC測定結果

table	1	 Summary	of	measurement.

図11に出力信号のスペクトルを示す。ΔΣADCが安
定に動作する限界である，信号強度 -1 .56dBFS, 周波
数 1MHzの正弦波を入力した。２次，３次，４次の歪成
分はそれぞれ，88 .7dB, 94 .6dB, 90 .1dBであった。こ
の歪成分は非常に小さく，ΔΣADCの性能をほとんど
劣化させない。
消費電流は，電源電圧1 .8Vにおいて15 .3mAであっ

た。これらの性能から，以下の式で与えられる ΔΣADC
の性能指標（Figure of Merit：FOM）を計算した。
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式 (1)

式 (2)

式 (3)

式 (4)	 式（4）

ここで，Powerは消費電力であり，BWは信号帯域幅
である。ΔΣADCのFOMは0 .58pJ/conv.であった。
さらに，妨害信号耐性を調べるため，信号帯域外に

大きな信号を入力した。図12は信号強度 -1 .26dBFS, 
周波数 10MHzの正弦波を入力した際の ΔΣADC	の出
力信号のスペクトルである。信号帯域内において，妨
害信号に起因するスプリアス等は発生していない。こ
こで得られた SNDRは 77 .2dBであり，妨害信号入力
時でも性能の劣化がない。
図13にチップ写真を示す。ΔΣADCの実装面積は，

1 .69 mm×0 .93 mmである。
表１に試作ΔΣADCの性能のまとめを示す。

むすび

本稿では，デジタルテレビチューナの高性能化・デ
ジタルリッチ化を実現する高速高精度の ΔΣADCの新
規アーキテクチャを提案した。入力を三相サンプリン
グすることと量子化器前の信号加算を二段階で行う
ことで，ΔΣADCの低消費電力化・低歪化を実現した。
試作した ΔΣADCは１変換あたり0 .58pJの Figure of 
Meritを示した。また，DVB-T規格に基づく仕様を満
足することを確認した。
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