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This paper proposes a multi-bit ΔΣ down-converting analog-to-digital converter (DC-ADC) using an 

even harmonic mixer (EHMIX) and mismatch shaper to realize software radios and digital radio 

frequencies. This converter achieves high signal-to-noise-and-distortion ratio (SNDR) and contributes to 

the realization of high-speed, low-power wireless communication systems. For conversion errors caused 

by element variation (mismatch) in multi-bit digital-to-analog converters (DAC) , mismatch shapers 

called data weighted averaging  (DWA)  and noise shaping dynamic element matching  (NSDEM) are 

used. In this paper, we propose multi-bit ΔΣ DC-ADC with EHMIX and mismatch shaper. Simulink 

estimated SNDR improved by -26dB in 4-bit 1st-order ΔΣ DC-ADC with EHMIX and DWA -38dB in 4-

bit 2nd-order ΔΣ DC-ADC with EHMIX and NSDEM. 
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１． はじめに  

近年，5G といった通信システムの高速化や無線技

術の発展により，携帯電話などの移動通信システムは

著しく高速化，高精度化が要求されている．それに伴

いベースバンド (baseband：BB) 信号が広帯域化しキャ

リア周波数も上昇している[1]．特にソフトウェア無線

機やデジタル RF の実現のためには出来る限りアンテ

ナに近い段階で受信信号をデジタル信号に変換できる

ことが望ましいが，キャリア信号から直接 BB 信号に

変換するミキサと，その変換された信号をデジタル値

に変換する AD変換器 (ADC) が必要になる[2]． 

ここで無線受信方式として，直接 BB 信号の帯域ま

で変換するダイレクトコンバージョン  (direct-

conversion receiver：DCR) 方式 (図 1) に着目する．

DCR 方式はイメージ妨害が原理的に発生しなく，イ

メージ抑圧フィルタが不要であるので広帯域通信や集

積化に適した方式である[2]．  

しかし，DCR 方式は広帯域通信に適した構成であ

るが，局部発振器 (local oscillator：LO)  信号のリーク

を自ら検知する自己混合と，偶数次歪みによる DC オ

フセットの影響が避けられないという問題がある． 

そこで，これらの問題が発生しない周波数変換器で

ある偶高調波ミキサ  (even-harmonic mixer：EHMIX)  

について着目した．  

ADC としては ΔΣ 変調器 (DSM) について着目した．

DSM には量子化誤差にハイパス特性を持たすノイズ

シェーピング特性[3]があり，DSM 内のループフィル

タの次数を上げることにより急峻なハイパス特性を持

たす事ができる．これにより BB 帯域内の量子化誤差

が高周波側にシフトされ，信号対雑音比 (SNR) を向上

させることが出来る[3]． 

 従来手法[4]では EHMIX と 1 次 DSM を一体化させ

た周波数変換機能を持つ Multi-bit AD 変換器 (Down-

Converting Analog - to - Digital Converter：DC-ADC と略

記する) の高精度化の検討を行っていた． 



ADC の分解能を増やし，Multi-bit 化することにより

SNR を改善させることができるが [3]，DA 変換器 

(DAC) 内の素子ばらつき (ミスマッチ) による変換誤差

が問題になる．そこで 1 次 DSM と同様に 1 次のミス

マッチシェーピングを実現する DWA (Data Weighted 

Averaging) [5]により，ミスマッチ誤差を低減させてい

た． DSMや DWAにおいて 20 dB/decの 1次シェーピ

ングによりそれぞれの誤差を低減し SNR を改善して

いたが，高次のシェーピングを実現出来れば，より

SNRを改善できると考えた． 

 また，DSM の構成にはフィードバックループがあ

り，DSM の出力信号を入力信号にフィードバックす

ることでノイズシェーピング特性を実現している．従

来手法ではダウンコンバートされた BB 信号を入力信

号である RF 信号にミキサを用いてアップコンバート

しなければならないが，その機能を ADC のサンプリ

ングでアップサンプリングして代用している．これに

は BB 信号のイメージ信号を活用しているが，このイ

メージ信号だけを残し，フィードバック経路の BB 信

号を FIR (Finite Impulse Response) Filterでカットするこ

とができれば，EHMIX の入力信号振幅を低下させ線

形性の改善に繋がると考えた． 

 そこで，本研究では従来手法の次数を１次上げた 2

次 DSM とミスマッチによる変換誤差に対して 2 次の

ミスマッチシェーピングを実現する NSDEM (Noise 

Shaping Dynamic Element Matching) [6]，BB信号をカッ

トする FIR FILTER を用いた Multi-bit DC-ADC を提案

する．これにより，量子化誤差とミスマッチに対して

40 dB/dec の 2 次シェーピングを施し，高い SNR を実

現し，EHMIX の入力信号条件の緩和，THD の改善を

行うことができる．  

以上から，本研究では EHMIX を用いた周波数変換

機能を有する NSDEM付き 2次 ΔΣ型 Multi-bit ADCの

有用性についてシミュレーションを通じて検討を行っ

た． 

 

 

図 1 DCR方式 

２． 偶高調波ミキサ  

 (１) 偶高調波ミキサの原理・特徴  

偶高調波ミキサ (Even Harmonic Mixer：EHMIX) と

は加算器と入出力特性が点対称である非線形素子とロ

ーパスフィルタ (LPF) から構成される．その構成図は

図 2に示す．EHMIXは受信 RF (Radio Frequency) 信号

をその半分の周波数の局部発振器 LO (Local Oscillator) 

信号と加算し，その出力をコンパレータに入力するこ

とで実現できる． RF信号と LO信号を加算した信号

を𝑥 = cos ( 𝜔𝐿𝑂𝑡)  + cos ( 𝜔𝑅𝐹𝑡) とすると，コンパレー

タの非線形の点対称特性から，出力は (1) 式の様に𝑥の

奇数次の冪級数に展開することができ，3次の非線形

項は (2) の様になる． 

 

𝒚(𝒙) = 𝒂𝟎𝒙 + 𝒂𝟏𝒙𝟑 + 𝒂𝟐𝒙𝟓 + ⋯ (𝟏) 

 

𝑎3{cos(𝜔𝐿𝑂𝑡) + cos(𝜔𝑅𝐹𝑡)}3 

=
𝑎3

4
{9 cos(𝜔𝐿𝑂𝑡) + cos(3𝜔𝐿𝑂𝑡) + 3cos(𝜔𝐿𝑂𝑡 − 2𝜔𝑅𝐹𝑡) 

      + 𝟑𝐜𝐨𝐬(𝟐𝛚𝐋𝐎𝐭 − 𝛚𝐑𝐅𝐭) + 9 cos(𝜔𝑅𝐹𝑡) + cos(3𝜔𝑅𝐹𝑡) 

  +3 cos(2𝜔𝐿𝑂𝑡 + 𝜔𝑅𝐹𝑡) + 3cos(𝜔𝐿𝑂𝑡 + 2𝜔𝑅𝐹𝑡)} (2) 

 

 𝜔𝑅𝐹 = 2𝜔𝐿𝑂 が成り立つ場合， (2) 式の赤い部分のみ

直流に変換される．このように，EHMIX は基本的に

RF の 1 次成分と LO の 2 次成分から成る 3 次相互変

調積を出力とするミキサであり LPF を介して平均化し

必要な BB成分だけを取り出すことができる．ここで

𝜔𝑅𝐹 = 𝜔𝐿𝑂 の場合，直流に変換される項がないため自

己混合が発生しない． 

 

 

図 2 偶高調波ミキサの基本モデル 

 

 (２) 偶高調波ミキサの PWM機能 

EHMIXは PWM (Pulse Width Modulation) 機能を有し

ている．図 3 に EHMIX の入力-出力信号の時間波形を

示す．LO 信号のみの場合コンパレータの出力波形は

Duty 比が 50 %の矩形波になり，RF＋LO 信号を入力

した場合，その信号振幅の上下非対称歪から出力矩形

波の Duty 比が変化する．故に EHMIX は RF 信号振幅



の変化をコンパレータ出力の Duty 比変化に変換し，

この Duty 比の変化を LPF で平均化し，直流の BB 成

分を得ている． 

  

 

 

図 3 偶高調波ミキサの PWM 機能  

  

３． 従来手法  

 (１) Open-loop ΔΣ DC-ADC with EHMIX 

偶高調波ミキサを用いたダウンコンバーティング

ADC としては，EHMIX の後段に DSM を用いたオー

プンループの構成が提案されており[7]，この構成を図

4に示す． 

EHMIX からの出力は RF信号の振幅によって変調さ

れた PWM 信号である．このため，2 つの電流源をス

イッチングすることで電流信号への変換を容易に行う

ことができる．この電流は，後段の DSM への直接の

接続が可能である．また連続時間 DSM を用いること

でエイリアシングによる影響を抑えるためのフィルタ

の削減にもなる． 

 

 

図 4  Open-loop ΔΣ DC-ADC with EHMIX 

 

 (２) Closed-loop ΔΣ DC-ADC with Mixer 

図５に，文献[8]で提案されていたダイレクトコンバ

ージョン機能をループ内に有する ΔΣADC の構成を示

す．赤線で示す部分は RF 信号を表し，青線で示す部

分は BB信号を表している．RF信号が点線で囲まれた

EHMIX で BB 信号に周波数変換され，その後 ADC を

通りデジタル信号に変換される．ADC の出力を

EHMIX の前段にフィードバックすることで ADC から

発生した量子化誤差をシェーピングすることができ

DSM として動作する．この DC-ADC は，信号経路内

にダウンコンバージョンミキサ，帰還経路内にアップ

コンバージョンミキサを設けて周波数変換機能を持つ

AD 変換器を実現している． 

 

  

図 5  Closed-loop ΔΣ DC-ADC with Mixer 

 

 (３)  Closed-loop 1-bit 1st-order ΔΣ DC-ADC with 

EHMIX 

図 6に EHMIXをループ内に有する 1-bit DC-ADCを

示す．〈3.2〉の回路構成から，図 6 に示した内部ミキ

サに EHMIX を用いる手法[9]では，ダイレクトコンバ

ージョン方式の問題点である LO の漏洩による自己混

合を原理的に無視できる．また，サンプリング周波数

に LO 周波数を用いているので，通常ダイレクトコン

バージョン方式で帰還経路に必要なミキサを省略でき

る． 

 

 

図 6  Closed-loop 1-bit 1st-order ΔΣ DC-ADC with 

EHMIX  

 

 (４) 4-bit 1st-order ΔΣ DC-ADC with EHMIX and DWA 

図 7 に恩田氏が提案していた 4-bit 1st-order ΔΣ DC-

ADC with EHMIX and DWAの構成を示す[4]．入力され

た RF信号を Balanced EHMIXで BB周波数に周波数変

換して積分する．その積分器の出力を量子化器におい

て RF でサンプリングするため，量子化器および DAC

はアップコンバージョンも兼ねており，これを

EHMIX の前段にフィードバックすることで 1 次 DSM

として動作する．Balanced EHMIX のシステムを図 6

に示す．文献[7]では，回路レベルシミュレーションを

行っている．バランス型とすることで，入力レベルが



0 の時には，コンパレータ出力は異符号の信号となり，

その差動成分はキャンセルされる．このため，LO 成

分出力が低下し，DSM 内に過剰な信号が生成されな

くなる．これは，ループの動作の安定化に寄与し，特

性の改善を図れる．ここで，Multi-bit DAC内の各ビッ

トに割り当てられた電流源等の素子ミスマッチによる

変換誤差は DWA を用いて 1 次シェーピング施すこと

で対策した．DWA は DAC を構成している各素子が等

しい回数使われるように選択を行い，全ての素子が等

しい回数使われた時点で累計誤差がゼロになる． 

また，ミキサと一体型の AD 変換器ではミキサの出

力を直接 AD 変換するため，ミキサの線形性が精度に

直接影響する．したがって，ミキサの歪みの電力が量

子化雑音電力以下となる RF 入力レベルを見積もり，

それ以下の入力レベルで動作させる必要がある．文献

[10]を参考に，EHMIXに入力される LO と RF の振幅

レベル比は 0.1 以下になるように帰還経路の係数で調

整した． 

 

 

図 7  4-bit first-order ΔΣ DC-ADC with EHMIX and DWA 

 

図 8 バランス型 EHMIX 

 

 

４． 提案手法  

 (１) NSDEM 

NSDEM  (Noise Shaping Dynamic Element Matching) 

は高次のミスマッチシェーピングを実現する．図 9 に

NSDEM を示す．NSDEM の入力は ADC の出力信号で

スカラー値であり，一方出力は DAC の素子を選択す

るベクトル値である．NSDEM は M 個のループフィル

タ (積分器) からなり，M 個の積分値出力はソート回

路を通り，セレクタ回路により 1 ビットのセレクト信

号に量子化される (セレクト信号はセレクトのとき 1，

非セレクトのとき 0 となる) ．このときソート回路で

積分値の小さいもの (使用回数の少ないもの) を優先的

に選択するようにソートする．セレクタ回路は優先順

位の高い要素から順に，入力に応じた個数選択する．

そして M 個のセレクト信号はフィルタにフィードバ

ックされる[11]． 

ここでセレクタ回路をベクトル量子化器 (VQ) とし

て表現した 2次 NSDEM を図 10に示す．NSDEM入力

を𝑑[𝑛]，出力セレクタ信号𝑑𝑖[𝑛]とすると， 

 

𝒅 = [𝑑1 𝑑2 ∙∙∙ 𝑑𝑀] (3) 

 

𝒅は行ベクトルで各要素は 0 か 1 である． (4) 式は，

ドット積を用いて各出力セレクタ信号𝑑𝑖[𝑛]の和が

NSDEM 入力𝑑[𝑛]と一致することを示している．行ベ

クトルの各要素 

𝒅[𝑛] ∙ [1 1 ∙∙∙ 1] = 𝒅[𝑛][1 1 ∙∙∙ 1]𝑇 = ∑ 𝑑𝑖[𝑛]

𝑀

𝑖=1

= 𝑑[𝑛] (4) 

 

の関係が成り立つ．素子値誤差ベクトルを𝒆とする．

𝒆は各素子の偏差であり以下の条件を満たす． 

 

𝒆 = [𝑒1 𝑒2 ∙∙∙ 𝑒𝑀] (5) 

 

𝒆 ∙ [1 1 ∙∙∙ 1] = 0 (6) 

 

素子値誤差を考慮した出力は， 

 
𝒅[𝑛] ∙ ([1 1 ∙∙∙ 1] + 𝒆) = 𝑑[𝑛] + 𝒅[𝑛] ∙ 𝒆

                                                  (= 𝑑[𝑛] + ∑ 𝑑𝑖[𝑛]

𝑀

𝑖=1

𝑒𝑖) (7)
 

 

となる． 

 ここで，NSDEM の積分器は出力セレクト信号を積



分するため積分器が飽和する恐れがある．積分器飽和

の対策として，図 10 に示すように要素間の積分値の

共通性を取り除くために各サイクルで各積分値の最小

値を減算している． VQ での量子化誤差を𝑸 (𝑧) ，出

力セレクト信号を𝑫 (𝑧)   (どちらも行ベクトルする) ，

ループフィルタを２次とし，素子値誤差を考慮した出

力を z 領域で解析すると (図中の MIN 部分は無視す

る) ， 

 
𝑫(𝑧) ∙ ([1 1 ∙∙∙ 1] + 𝒆) = 𝑫(𝑧) ∙ [1 1 ∙∙∙ 1]

                                                         +(1 − 𝑧−1)2(𝑸(𝑧) ∙ 𝒆) (8)
 

 

𝐷(𝑧) + 𝑫(𝑧) ∙ 𝒆 = 𝐷(𝑧) + (1 − 𝑧−1)2(𝑸(𝑧) ∙ 𝒆) (9) 

 

式 (9) より， (1 − 𝑧−1) 2の部分を雑音伝達関数 (NTF) 

と呼び素子値誤差と量子化誤差に対して 2 次のハイパ

ス特性を持たせ低周波帯での誤差を高周波帯にシェー

ピングすることが出来る．図 11 に 1 次と 2 次の NTF

振幅特性を示す．周波数軸はサンプリング周波数𝑓𝑠で

正規化されており，NTF の振幅特性の傾きが 1 次では

20 dB/dec であるのに対し，2 次では 40 dB/dec である

ことが分かる．1 次の場合と比較して，2 次では𝑸(𝑧) ∙

𝒆をより帯域内で低減でき，SNRの向上に繋がる． 

 

 

図 9 NSDEM 

 

 

 

図 10 セレクタ回路をベクトル量子化器として表現

した 2次 NSDEM 

 

 

図 11 NTFの振幅特性 

 

 ( ２ ) 4-bit 2nd-order ΔΣ DC-ADC with EHMIX, 

NSDEM and FIR Filter 

 図 12に提案する 4-bit 2nd-order ΔΣ DC-ADC with 

EHMIX, NSDEM and FIR Filter を示す．従来手法では，

DSMやミスマッチシェイパーは 1次特性であったた

め，2次特性にし，SNRの改善図ろうと考えた．DSM

の場合，積分器を 2つ縦列に接続することで 2次

DSMを実現できる．何故なら，図 13に示す基本的な

2次 DSMからの出力を z 領域で解析すると， 

𝑌(𝑧) = 𝑋(𝑧) + (1 − 𝑧−1)2𝑄(𝑧) (10) 

 

と表せ，NTFが 2次のハイパス特性を持ち，40 dB/dec

の傾きを持つからだ．また，図 12は FF (Feed 

Forward) 型 DSMの構造を有しており，第一積分器の

出力を第二積分器の出力に加算している．FF型 DSM

は FB (Feed Back) 型 DSMと比較して，積分器内の

OPAMPから発生する非線形性歪を低減できるメリッ

トがある[3]．ミスマッチシェイパーの場合は，図 10

の構成を採用し，2次のミスマッチシェーピングを実

現し，4 bit DACで発生する素子ミスマッチによる変

換誤差対策を行った．Balanced EHMIX，NSDEMと量

子化器は 4.1で説明したものと同じのを使用し，量子

化器は RF でサンプリングするためアップコンバージ

ョンも兼ねている． 

ここで，FBの際に用いられる信号成分は BB信号の

イメージ信号であり，BB信号自体は必要がない．そ

のため，FB経路内で BB信号成分をフィルタリングす

ることができれば，EHMIX への入力振幅を低減でき，

EHMIXの線形性を改善できると考えた．このフィル



タリングには FIR Filterを用いた．ここで，BB信号成

分をフィルタリングするために 2fsでサンプリングし

たため，サンプル＆ホールドの sinc関数の特性から，

2fsにノッチが発生し，イメージ信号が消されてしま

う．そのため，FIR Filterの前段に 2fsの間隔で 0を挿

入し，sinc関数の特性をキャンセルした． 

 

 

図 12 4-bit 2nd-order ΔΣ DC-ADC with EHMIX, 

NSDEM and FIR Filter 

 

 

図 13 2次 DSM 

 

５． シミュレーション結果  

従来手法と提案手法を MATLAB/Simulink を用いて，

図 7と図 12のシステムを構築し，各 ADC出力の FFT

から，SNDR (Signal-to-Noise and Distortion Ratio) ，

SFDR (Spurious-Free Dynamic Range) ，ENOB (Effective 

Number of Bit) を測定し，比較を行った．その際のシ

ミュレーション条件は表１に示す．今回シミュレーシ

ョンではサンプリング周波数𝑓𝑠 = 1 Hzで規格化を行っ

た．OSR (Over Sampling Ratio) = 100の条件のとき， 

(11) 式から信号帯域幅𝑓𝐵 = 0.005 Hzとなるので 0 Hz～

0.005 Hzまでで SNDRを測定した．  

 

𝑂𝑆𝑅 =
𝑓𝑠

2𝑓𝐵

(11) 

 

図 14には LO振幅で正規化した RF振幅を10−3~1まで

変化させたときの SNDRを示す．赤線が提案手法の

SNDR，青線が従来手法  (4)  の SNDR，緑線が従来手

法 (3)  を示している．帰還経路の係数で正規化 RF の

振幅 FS (Full Scale) を 0.1 以下になるように調整した．

正規化 RF振幅が 0.1付近のとき従来手法の各ピーク

SNDRが 72 dB，46dBに対して，提案手法では 84 dB

まで改善された．  

 図 15に提案手法と従来手法  (4)  の正規化 RF振幅

が 0.09の際の FFT結果を示す．同図から，ダウンコ

ンバートされた 0.001 Hzの基本波と 20 dB/decと 40 

dB/decのノイズシェーピング特性が確認できる．40 

dB/decのノイズシェーピング特性により提案手法にお

けるノイズフロアは従来手法と比較して，20 dB程低

下して SNDRの向上に寄与したが，図 14における第

5次高調波歪により SFDRはほぼ同じ値となった．こ

の歪の原因としてループフィルタによる高調波抑圧が

充分でないことが考えられるので，ループフィルタの

次数を上げる，EHMIXの前段にプレフィルタをつけ

る等の工夫で改善できると考える．図 16には，従来

手法  (3) の FFT結果を示す．1-bitかつ 1次 DSMなの

で SNDRが約 46 dB，SFDRが約 46 dB，ENOBが約 7 

bitに低下した． 

 次に，図 12の提案手法において NSDEMを接続

しなかった場合の FFT結果を図 17に示す．図 17か

ら NSDEMによるミスマッチ誤差シェーピングを行

わないと整数次高調波歪が発生した．この歪により

SNDRが約 43 dB，SFDRが約 60 dB，ENOBが約 8 

bitに制限された． 

 次に，提案手法における FIR Filterの有用性を示

す．図 18に提案手法と従来手法  (4)  の Balanced 

EHMIXの入力信号を FFT した結果を示す．FIR 

Filter有り無しで 0.001Hzの BB信号成分がカットさ

れているかが確認できた． 

 最後に 従来手法  (1)  (3)  (4)  と提案手法，DC-ADC

のトップジャーナル[12]との比較を表 2にまとめた．

提案手法については，未だシステムレベルでの検証に

なるが，トップジャーナルと比較して，Peak SNDRで

約 50dBの改善となった． 

  



表１ シミュレーション条件 

Simulation conditions 

Parameters Values 

RF Amplitude Variable 

RF Frequency [Hz] 1.001 

LO Amplitude 1 

LO Frequency [Hz] 0.5 

OSR 100 

Mismatch [%] 2 

FFT Points 32768 

 

 

図 14 正規化 RF振幅の変化に対する SNDR 

 

 

図 15 提案手法と従来手法  (4)  の FFT結果 

 

 

図 16 従来手法  (3) の FFT結果 

 

 

図 17 4-bit 2nd-order ΔΣ DC-ADC without 2次

NSDEMの FFT結果 

 

 

図 18 FIR Filterの有用性 

 

 

 



表 2 結果まとめ 

 

6．おわりに 

本研究では偶高調波ミキサとミスマッチシェイパー

を用いた Multi-bit ΔΣ DC-ADCを提案し，その特性を

評価した．Multi-bit化と高次の DSMとミスマッチシ

ェイパーを利用することで，シェーピング特性を高め

帯域における量子化誤差とミスマッチによる変換誤差

を低減した．また，FIR Filterを利用し，FB経路での

BB信号成分をフィルタリングすることで，EHMIX へ

の入力信号振幅を下げた． 

提案手法の評価には MATLAB/Simulink を使用して

シミュレーションを行い，従来手法と比べ正規化 RF

振幅 0.1 以下において SNDR の改善が確認できた．正

規化 RF振幅が 0.09のときでは，従来 DC-ADCと比べ

SNDR が 38 dB 程増加し 84 dB となった．また，ミス

マッチの影響を NSDEM の有無で確認した．     

NSDEMを DAC前段に接続することで NSDEMの有効

性を示した．DC-ADC の基本動作と期待される特性の

改善がシミュレーションにより確認できたことから偶

高調波ミキサとミスマッチシェイパーを用いた Multi-

bit ΔΣ DC-ADCの有用性が十分に示された． 
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