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概要：本稿では、デジタル無線レシーバーを設計する基礎的な
方法を紹介します。データ・コンバータや無線技術に関する数
多くの進歩によって、複雑なレシーバーの設計が大幅に単純化
できるようになりました。ここでは、このようなレシーバーの
感度と選択度を計算する方法を説明します。これはすべての側
面を網羅的に説明するのではなく、このような設計に必要とさ
れる数多くの手法や計算の基本を解説するものです。 

無線機の設計とアーキテクチャに関する数多くの進歩により、

無線機設計の分野は今や急速に変化しつつあります。これらの

変化によって、信頼性と精度の低いアナログ部品をデジタル部

品に切り替えることで、サイズ、コスト、複雑さの削減が可能

となり、製造上の進歩がもたらされています。これらの実現に

は半導体の設計や製造における数多くの進歩が必要でしたが、

それらは過去数年間で達成されました。進歩したデバイスの例

には、より集積度の高いミキサー、LNA、高性能のSAWフィル

タ、低コストの高性能 ADC、プログラマブルなデジタル・チュ

ーナおよびフィルタなどがあります。この記事では、無線シス

テムの全体設計に関わる課題の概要と、これらのデバイスと無

線システム全体のインターフェースを取る方法を示します。 

無線機とは何か 
従来、無線機とはアンテナとその背後にあるものすべてを接続

する「箱」であると考えられてきましたが、多くのシステム設

計は 2 つの分離したサブシステムに分割されます。すなわち、

無線機とデジタル・プロセッサです。この分割における無線機

の役割は、目的の信号をダウンコンバートしてフィルタリング

を行い、情報をデジタル化することです。また、デジタル・プ

ロセッサの役割は、デジタル化されたデータを取り込んで、必

要な情報を取り出すことです。 

理解しておくべき重要な点は、デジタル・レシーバーとデジタ

ル無線機（変調）は同じものではないということです。実際の

ところ、デジタル・レシーバーは、AMやFMなどすべてのアナ

ログ信号の受信において非常に大きな役割を果たします。デジ

タル・レシーバーは、任意のアナログまたはデジタル変調標準

を含むあらゆるタイプの変調の受信に使用できます。更に、デ

ジタル・プロセッサのコアはデジタル・シグナル・プロセッサ

（DSP）なので、ソフトウェアを通じて無線レシーバー自体の

多くの要素を制御することができます。したがって、これらの

DSP はすべて同じハードウェアを使い、ユーザの分割方法に基

づいて、アップグレードや新しい機能を使ってプログラムし直

すことができます。しかしこれは、それ自体で丸々1 つの検討

事項となるもので、この記事の対象ではありません。 

この記事の対象は無線機であり、その性能をどのように予測し、

設計するかということです。ここでは以下の事項について検討

します。 
1. 有効ノイズ電力 
2. カスケード・ノイズ指数 
3. ノイズ指数と ADC 
4. 変換ゲインと感度 
5. ADC のスプリアス信号とディザ 

6. 3 次インターセプト・ポイント（IP3） 
7. ADC クロック・ジッタ 
8. 位相ノイズ 
9. RF セクションの IP3 

 
シングルキャリアとマルチキャリア 
検討対象となる無線機には、2 つの基本的なタイプがあります。

1つはシングルキャリアと呼ばれるもので、もう 1つはマルチキ

ャリアと呼ばれるものです。その名前が示唆するところは明ら

かですが、その機能はさほど明確ではありません。シングルキ

ャリア・レシーバーは伝統的な無線レシーバーで、IF 段にある

アナログ・フィルタで選択度が決まります。マルチキャリア・

レシーバーは帯域内のすべての信号を1つのRF/IFアナログ・ス

トリップで処理し、A/D コンバータに続くデジタル・フィルタ

内で選択度が決まります。この種のレシーバーの利点は、複数

のレシーバーを同じ周波数帯の異なる周波数に合わせて調整す

るアプリケーションの場合に冗長回路を省略できるので、シス

テムを小型化してコストを削減できることです。代表的なアプ

リケーションとしては、セルラ基地局やワイヤレス・ローカ

ル・ループ基地局があります。もう 1 つのアプリケーションが

監視用レシーバーで、通常はスキャナを使用して複数の周波数

をモニタします。このアプリケーションでは、シーケンシャ

ル・スキャンを行わずに多くの周波数を同時にモニタリングす

ることが可能です。 

 
代表的なシングルキャリア・レシーバー 

 

 
代表的なマルチキャリア・レシーバー 

デジタル無線レシーバー実装の利点 
デジタル無線レシーバーの設計について詳しく検討する前に、

まず、いくつかの技術的利点について検討しておく必要があり

ます。これらの利点には、オーバーサンプリング、プロセス・

ゲイン、アンダーサンプリング、周波数プランニング／スプリ

アス配置などがあり、その多くは、従来の無線レシーバー設計

では実現できなかった技術的利点を提供します。 
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オーバーサンプリングとプロセス・ゲイン 
ナイキスト基準は、所定の信号に必要なサンプル・レートをコ

ンパクトな構成で決定します。多くの場合、最も高い周波数成

分の 2 倍のサンプル・レートをナイキスト・レートと呼びます。

このことから、70MHzの IF サンプリング・アプリケーションで

は 140MSPS のサンプル・レートが必要なことが暗示されます。

使用する信号が 70MHz を中心として 5MHz しか占有していない

場合、140MSPS でのサンプリングは無駄と言えます。これに対

し、ナイキスト基準の場合に必要なのは、信号の帯域幅の 2 倍

でサンプリングすることです。したがって、使用する信号の帯

域幅が 5MHz の場合は、10MHz でのサンプリングが妥当です。

これ以上はオーバーサンプリングと呼ばれます。オーバーサン

プリングにより、受信した S/N 比の実質的な増加がデジタル領

域で可能になるので、非常に重要な機能です。 

オーバーサンプリングと対照をなすのが、アンダーサンプリン

グです。アンダーサンプリングは、実際の信号周波数の半分よ

りもはるかに低い周波数でサンプリングすることを言います

（アンダーサンプリングについては後述）。したがって、オー

バーサンプリングとアンダーサンプリングは同時に行うことが

可能です。前者は帯域幅に関して定義され、後者は対象となる

周波数で定義されるからです。 

デジタル化のプロセスでは、信号のサンプリング・レートが速

いほどノイズ・フロアは低くなります。ノイズが、より広い周

波数範囲に広がるからです。合計積分ノイズは一定ですが、よ

り広い周波数帯に広がるため、ADC の後段にデジタル・フィル

タがある場合は利点となります。ノイズ・フロアは次式で表さ

れます。 

 

この式はコンバータ内の量子化ノイズのレベルを表し、ノイズ

とサンプル・レート Fs 間の関係を示します。したがって、サン

プル・レートを 2 倍にするごとに、実効ノイズ・フロアは 3dB
ずつ改善されます。 

デジタル・フィルタリングは、下の図に示すように不要なノイ

ズとスプリアス信号をすべて除去して、必要な信号だけを残す

効果があります。 

 
デジタル・フィルタリング前の代表的 ADC スペクトル 

 
デジタル・フィルタリング後の代表的 ADC スペクトル 

上の図に示すように、ADC の S/N 比は大幅に改善されます。実

際、S/N比は次式を使うことによって改善できます。 

 

これからわかるように、サンプル・レートと信号帯域幅の比が

大きいほどプロセス・ゲインは大きくなり、実際に 30dB のゲイ

ンを達成できます。 

アンダーサンプリングと周波数変換 
前述のとおり、アンダーサンプリングとは、実際の信号周波数

の半分よりもはるかに低い周波数でサンプリングすることを言

います。例えば、13MSPS でサンプリングされる 70MHz の信号

は、アンダーサンプリングの一例です。 

アンダーサンプリングはミキシングとよく似た機能を提供する

ので、極めて重要です。信号をアンダーサンプリングすると、

その周波数がベースバンドまたは第 1 ナイキスト・ゾーンにエ

イリアスされ、あたかも最初からベースバンド内にあったかの

ように見えます。例えば、上の例に示した 70MHz の信号を

13MSPS でサンプリングすると、5MHz の位置にエイリアスが現

れます。これは次式により数学的に記述できます。 

 

この式は、第 1 および第 2 ナイキスト・ゾーンに現れる周波数

を提示します。ADC はすべての情報を第 1 ナイキスト・ゾーン

にエイリアスするので、この式から得られる結果については、

fSampleRate/2 よりも上かどうかをチェックする必要があります。条

件にあてはまる場合は、fSampleRateから結果を引くことによって、

その周波数を第 1 ナイキスト・ゾーンに折り返す必要がありま

す。 

信号がどのようにベースバンドにエイリアスされるのかという

ことと、そのスペクトルの方向を下の表に示します。サンプリ

ング（エイリアシング）のプロセスはミキシング（乗算）とは

異なりますが、結果は非常によく似ています。ただし、サンプ

ル・レートに関しては周期的です。もう 1 つの現象はスペクト

ル反転です。ミキサーの場合と同様、上側および下側サイドバ

ンドの反転のように、一部の結果はサンプリング・プロセスで

反転します。 
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下の表は、どのケースでスペクトル反転が生じるかも示してい

ます。 

入力信号 周波数範囲 周波数シフト スペクトル検出 

第 1 ナイキスト 

ゾーン 
DC - FS/2 入力 ノーマル 

第 2 ナイキスト 

ゾーン 
FS/2 - FS FS - 入力 反転 

第 3 ナイキスト 

ゾーン 
FS - 3FS/2 入力 - FS ノーマル 

第 4 ナイキスト 

ゾーン 
3FS/2 - 2FS 2FS - 入力 反転 

第 5 ナイキスト 

ゾーン 
2FS - 5FS/2 入力 - 2FS ノーマル 

周波数プランニングとスプリアス配置 

無線アーキテクチャを設計する際の最も大きい課題の 1 つが、

IF 周波数の配置です。また、この問題を複雑にしているのが、

駆動アンプや ADC が不要な高調波を発生させ、それがデータ変

換時のデジタル・スペクトルに偽信号として現れる傾向がある

ことです。アプリケーションが広帯域か否かに関わらず、サン

プル・レートと IF 周波数を慎重に選べば、必要信号だけを選択

してすべての不要信号を除去できる AD6620 のようなデジタ

ル・チューナ／フィルタを使用することによって、これらのス

プリアスを無害な位置に置くことができます。入力周波数範囲

とサンプル・レートを慎重に選ぶことで、駆動アンプと ADC の

高調波を帯域外に置くことができるので、これは非常に有効な

方法です。オーバーサンプリングは、広範囲の高調波スペクト

ルを無害な帯域に置いて、問題を単純化するだけです。 

例えば、第 2 高調波と第 3 高調波が特に高いことが確認された

場合は、サンプル・レートに関するアナログ信号をどの範囲に

するかを慎重に選ぶことで、これらの第 2 および第 3 高調波を

帯域外に置くことができます。エンコード・レートが

40.96MSPS で信号帯域幅が 5.12MHz の場合は、IF を 5.12MHz～
10.24MHz の範囲にすれば、下の表に示すように第 2 および第 3
高調波を帯域外に置くことができます。この例は極めて単純な

ものですが、様々なアプリケーションに合わせて応用すること

ができます。 

 

これからわかるように、第 2 および第 3 高調波は対象周波数帯

から離れており、基本波成分に干渉することはありません。第

2 および第 3 高調波が互いにオーバーラップしていること、およ

び第 3 高調波が FS/2 付近にエイリアスとして現れていることに

注意してください。これを表にすると、以下のようになります。 

エンコード・レート： 40.96MSPS 

基本波 5.12～10.24MHz 

第 2 高調波： 10.24～20.48 MHz 

第 3 高調波： 15.36～10.24MHz 

 

周波数プランニングのもう 1 つの例を、アンダーサンプリング

の場合について示します。アナログ入力信号の範囲を DC～FS/2
とした場合は、アンプとフィルタの組み合わせで必要な仕様の

性能を発揮しなければなりません。しかし、信号が第 3 ナイキ

スト・ゾーン（FS～3FS/2）内に置かれている場合、すべての高

調波がパスバンド・フィルタの範囲外になるので、システム仕

様が求める高調波性能をアンプが満たす必要はなくなります。

例えば、パスバンド・フィルタの範囲が FS～3FS/2 だとします。

第 2 高調波の範囲は 2FS～3FS で、これはパスバンド・フィルタ

の範囲から大きく外れています。したがって、ADC が対象周波

数における基本的仕様を満たしていれば、課題はフィルタの設

計に移ります。このように比較的高い IF 周波数でも、SAW や

LCR などの技術を使用すれば多くの複雑なフィルタを容易に実

現できるので、多くのアプリケーションでは、この選択は有効

なトレードオフです。この手法で駆動アンプの高調波性能要求

は緩和されますが、相互変調性能を犠牲にすることはできませ

ん。 

 

この手法を利用して、高調波が対象ナイキスト・ゾーンの外に

なるようにすれば、上に示すように高調波を簡単に除去するこ

とができます。しかし、依然として ADC 自身が高調波を発生さ 
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せる場合は、前述の手法により、帯域幅の未使用部分に高調波

がくるようにサンプル・レートとアナログ周波数を慎重に選ん

で、これをデジタル的に除去することができます。 

レシーバー性能の予測 
以上のことを念頭に、無線機の性能をどのように決定すればよ

いのか、どのようなトレードオフが起こり得るのかを考えます。

以下に示すように、伝統的な無線設計の多くの手法が使用でき

ます。これから行う検討において、マルチチャンネル無線とシ

ングルチャンネル無線にはいくつか違いがあるので、まずこれ

らについて述べます。ただし、ここでの検討はすべての側面を

網羅しているわけではなく、触れていない部分も多いことに留

意してください。また、この件に関する詳細は、記事末尾の参

考文献欄に示す資料を参照してください。更にこの記事で検討

するのは、DSP に送られるデータだけです。多くのレシーバー

では固有の方法を使用し、ノイズ除去やヘテロダイン除去を追

加して更に性能の向上が図られています。 

 

以下の検討では、上に示す一般的なレシーバー設計を使用しま

す。ここではアンテナから検討を開始して、最終段にあるデジ

タル・チューナ／フィルタを最後に検討します。その先はデジ

タル・プロセッサで、これはこの記事の対象範囲外です。 

分析はいくつかの仮定に基づいて行います。まず、レシーバー

はノイズ制限されているものとします。つまり、帯域内に性能

を制限するスプリアスは存在しないことになります。また、LO
と IF は、これを実現できるように選択できるものとします。こ

の仮定は妥当な範囲です。さらに、ADC 内で発生するスプリア

スは、多くの場合、ディザを適用するか、オーバーサンプリン

グと信号配置を適切に行うことによって除去できるので、通常

は問題になりません。これについては後述します。場合によっ

てはこのような仮定が現実的でないこともありますが、性能限

界のベンチマークとして使用し得る適切な開始点とすることが

できます。 

第 2 の仮定は、レシーバーのフロント・エンドの帯域幅をナイ

キスト帯域幅とすることです。ここで実際に割り当てられた帯

域幅は 5MHz だけですが、ナイキスト帯域幅を使用することで

途中の計算を単純化できます。したがって、サンプル・レート

が 65MSPS の場合のナイキスト帯域幅は 32.5MHz になります。 

有効ノイズ電力 
分析を開始するには、アンテナ・ポートにおけるノイズを考え

る必要があります。正しくマッチングされたアンテナは、表面

上は抵抗のような挙動を示すので、マッチングが取られた入力

端子のノイズ電圧は、以下の式で求めることができます。 

 

ここで、 
k はボルツマン定数（1.38e-23J/K） 

T は温度（K） 

R は抵抗 
B は帯域幅 

したがって、ソース（この場合はアンテナ）からの有効電力は

次のようになります。 

 

これに先の式を代入すると、次のように単純化されます。 

 

したがって実際には、この場合のソースからの有効電力は、抵

抗値がゼロ以外の有限値の場合、インピーダンスと無関係にな

ります。 

これは、この例におけるレシーバーとの比較の基準点になるの

で、重要な点です。ある段のノイズ指数に言及する際、「kT ノ

イズより x dB 高い」という言い方をよくしますが、これがその

表現のゆえんです。 

以下に述べるように、このノイズは、レシーバー内の段を進む

につれ、その段のノイズ指数分だけ悪化します。最終的には、

そのチャンネルのチューニングとフィルタリングが行われる際

にノイズの多くが除去され、対象チャンネル内にもともと存在

するノイズだけが残ります。 

カスケード・ノイズ指数 
ノイズ指数は、無線機の受信チェーンの信号にどれだけのノイ

ズが加わるかを記述するのに使われる性能指数です。通常、こ

の値は dB で指定されますが、ノイズ指数の計算時は数値の比

（対数ではない）が使われます。この非対数値はノイズ係数と

呼ばれ、通常は F で表されます。この値は次のように定義され

ます。 

 

無線機内の各段にノイズ指数が割り当てられれば、これらを使

って、それらの段のカスケード性能を求めることができます。

入力ポートを基準とする合計ノイズ係数は、次式で計算できま

す。 

 

上の式に含まれる F は各直列段のノイズ係数で、G はその段の

ゲインです。この時点でのノイズ係数やゲインは、いずれも対

数ではありません。この式を適用した場合、アンテナ・ポート

までのすべての部品のノイズが反映されます。したがって、前

のセクションで導いた有効ノイズは、このノイズ指数によって

直接悪化することがあります。 
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例えば、有効ノイズが−100dBm、計算したノイズ指数が 10dB、
変換ゲインが 20dB の場合、出力における合計等価ノイズは

−70dBmになります。 

これらの式を適用するときは、考慮すべき点がいくつかありま

す。まず、受動部品については、ノイズ指数がその損失に等し

いものとします。次に、直列の受動部品は、式を適用する前に

合計することができます。例えば、挿入損失がそれぞれ 3dB の

ローパス・フィルタが 2 個直列に接続されている場合は、これ

らをまとめて損失 6dB の 1 個の素子と見なすことができます。

最後に、多くのミキサーには、メーカーが指定したノイズ指数

がありません。仕様が定められていない場合は挿入損失を使用

できますが、デバイスにノイズ指数が指定されている場合は、

それを使用します。 

ノイズ指数と ADC 
ADC にはノイズ指数を割り当てることができますが、多くの場

合は別の方法を使用するほうが簡単です。ADC は電圧デバイス

ですが、ノイズ指数は実際にはノイズ電力に関わるものです。

したがって、多くの場合は、ADC へのアナログ・セクションで

ノイズ指数に関する計算を行ってから、それを ADC での電圧に

変換するほうが簡単です。ADC のノイズは入力基準電圧に変換

します。次いで、アナログ・セクションとADCのノイズをADC
入力位置で合計し、合計有効ノイズを求めます。 

このアプリケーションでは、12 ビット ADC である AD9042 や

AD6640 のような ADC を選択しました。これらの製品は、最大

65MSPSでサンプリング可能です。このレートは全帯域のAMPS
デジタル化に適しており、GSM 5x リファレンス・クロック・レ

ートに対応可能です。これは、AMPS、GSM、CDMA アプリケ

ーション用としては十二分な性能です。データシートでは、S/N
比の代表値は 68dBとなっています。したがって、次のステップ

は、ADC ノイズによるレシーバー内でのノイズ劣化を求めるこ

とです。この場合も、最も簡単なのは S/N 比とレシーバーのノ

イズを rms 電圧に変換し、その後に加算して合計 rms ノイズを

求める方法です。ADC の入力範囲がピーク to ピークで 2V の場

合、次のようになります。 

 

この電圧は、ADC、熱、量子化によるすべてのノイズを表して

います。ADC のフルスケール・レンジは 707Vrms です。 

ADC 等価入力ノイズを計算したら、次はレシーバー自体で発生

するノイズを計算します。レシーバーの帯域幅をナイキスト帯

域幅と仮定したので、サンプル・レートが 65MSPS の場合の帯

域幅は 32.5MHz です。有効ノイズ電力の式から、アナログ・フ

ロント・エンドのノイズ電力は 134.55E–15 ワット（−98.7dBm）

です。これはアンテナにおけるノイズであり、変換ゲインによ

って増幅され、ノイズ指数によって悪化します。変換ゲインが

25dBでノイズ指数が 5dBの場合、ADC入力回路に加わるノイズ

は次のようになります。 

 

これが 50Ω に加わります（134.9e–12 ワット）。ADC の入力イ

ンピーダンスは約 1000Ωなので、標準の 50Ω IF インピーダンス

をこれに整合させるか、ADC インピーダンスを減らす必要があ

ります。合理的な妥協案は、並列抵抗を使って200Ω程度の範囲

まで減らしてから、1:4 のトランスを使って残りを整合させるこ

とです。このトランスは、不平衡入力を ADC に必要な平衡信号

に変換する他、ある程度の電圧ゲインを提供する役割も果たし

ます。インピーダンスが 1:4の比率で上昇するので、このプロセ

スでは電圧ゲインも 2 になります。 

 

この式から、50Ω の場合の電圧の 2 乗値は 6.745e–9、200Ω の場

合は 26.98e–9 となります。 

これで ADC および RF フロント・エンドのノイズがわかったの

で、2 乗値の合計の平方根を求めることによって、システム内

の合計ノイズを計算でき、合計電圧は 325.9µV となります。こ

れがレシーバーのノイズと ADC ノイズによる ADC 内の合計ノ

イズで、これには量子化ノイズが含まれています。 

変換ゲインと感度 
このノイズ電圧は ADC の全体性能にどのような影響を与えるの

でしょうか。ここでは、レシーバーの帯域幅内に存在するRF信

号は 1つだけとします。この場合、S/N比は次のようになります。 

 

これはオーバーサンプリング・アプリケーションなので、実際

の信号帯域幅はサンプル・レートよりはるかに狭くなり、デジ

タル・フィルタを通過した後はノイズが大幅に減少します。フ

ロント・エンドの帯域幅はADCの帯域幅と同じなので、ADCノ

イズと RF/IF ノイズは共に同じ率で改善されます。多くの通信

規格が狭いチャンネル帯域幅をサポートしているので、ここで

は 30kHz のチャンネルと仮定します。したがって、プロセス・

ゲインは 33.4dB です。更に、オリジナルでは 66.7dB だった S/N
比が 100.1dB になります。過大なノイズはフィルタで除去され

るので S/N比が増大し、これがプロセス・ゲインとなります。 
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図 13.同電力の 8 個のキャリア（搬送波） 

これがマルチキャリア無線の場合は、ADC のダイナミック・レ

ンジを他の RFキャリアと共有する必要があります。例えば、同

電力のキャリアが 8 個ある場合、ピーク to ピーク信号を考える

ときは、各信号が合計範囲の 1/8以下でなければなりません。し

かし、通常、レシーバー内の信号は互いに同位相ではないので

（リモートがフェーズロックされていないため）、各信号が揃

うことは全くないとは言えないまでも、極めて稀です。したが

って、必要電力は本来必要とされる 18dBよりはるかに小さくな

ります。実際には、任意の同一時点で揃う信号は 2 つまでであ

り、それらの信号は変調された信号なので、ヘッド・ルーム用

に予約されるのは 3dB だけです。信号が揃ってコンバータがク

リップすることもあり得ますが、これが起こるのは、オーバー

ドライブ状態がクリアされるまでのほんのわずかな時間だけで

す。シングルキャリア無線の場合、ヘッド・ルームは必要あり

ません。 

変調方法に応じ、適切な復調を行うには最小限の C/N 比が必要

です。方式がデジタルの場合は、以下に示すようにビット・エ

ラー率（BER）を考慮する必要があります。10dB の最小 C/N 比

が必要だとすると、維持できる S/N比が 10dB未満になるほど入

力信号レベルを小さくすることはできません。そのため、この

場合の信号レベルは現在のレベルから 90.1dB 低下します。ADC
のフルスケール・レンジは+4dBm（200Ω）なので、ADC 入力に

おける信号レベルは−86.1dBm です。RF/IF パスのゲインが 25dB
の場合、アンテナにおけるレシーバーの感度は−86.1dB − 25dB = 
−111.1dBm となります。より高い感度が必要な場合は、RF/IF 段

のゲインを上げることができます。ただし、ノイズ指数はゲイ

ンと無関係ではなく、ゲインを大きくすると追加ゲイン段のノ

イズ性能にも悪影響が出ます。 

 
図 14. ビット・エラー率と S/N 比 

ADC のスプリアス信号とディザ 
ノイズに制限された例は、レシーバーの実際の制限を適切に示

すものではありません。SFDR などのその他の制限では、S/N 比

やノイズの場合よりも制約が多くなります。いま、A/D コンバ

ータの SFDR 仕様が−80dBFS または−76dBm（フルスケール = 
+4dBm）であるとします。また、キャリア（搬送波）と干渉波

の比 C/I 比（C/N 比とは別の値）の許容値が 18dB であるとしま

す。これは、最小信号レベルが−62dBFS（−80 + 18）あるいは

−58dBm であることを意味します。アンテナでは、これは

−83dBm です。したがって、以上により、SFDR（シングルトー

ンまたはマルチトーン）は、ノイズが実際の制限値に達するか

なり前に、レシーバーの性能を制限します。 

しかし、ディザと呼ばれる手法を用いれば SFDR を大幅に改善

できます。アナログ・デバイセズのアプリケーション・ノート

AN410 に示すように、帯域外ノイズを追加すると、SFDR を改

善してノイズ・フロアに近付けることができます。ディザの量

はコンバータにより異なりますが、この手法は、性能を制限し

ているのがスルー・レートなどの AC の問題ではなく静的 DNL
である限り、すべての ADC に応用できます。アプリケーショ

ン・ノートに示されている AD9042 では、追加ノイズの量は

−32.5dBmあるいは 21コード rmsにすぎません。以下に示すよう

に、ディザ前後のプロットを見れば、どのように改善されるか

を理解できます。簡単に言うと、ディザは、ADC 内で発生する

コヒーレントなスプリアス信号を捉えて、これをランダム化す

ることによって機能します。スプリアスのエネルギーは保存さ

れなければならないので、スプリアスはディザによって単純に

追加ノイズとしてコンバータのフロアに現れます。これは、デ

ィザ前後のプロットで、コンバータの平均ノイズ・フロアのわ

ずかな増加として確認できます。したがって、帯域外ディザを

通じて行われるトレードオフは、内部生成されたスプリアス信

号を文字どおりすべて除去できる一方で、コンバータの全体的

な S/N 比にわずかな影響があるという点です。実際の影響は、

ノイズを限定した例と比べた場合の感度低下が 1dB 未満で、前

に示した SFDR を限定した例よりもはるかに良好な値です。 
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ディザを使用しない ADC 

 

 
ディザを使用した ADC 

このセクションを終わる前に、ディザに関する 2 つの重要な点

を指摘しておきます。まず、マルチキャリア・レシーバーでは

チャンネル同士の相互の関連性は期待できません。この場合

は、複数の信号が、受信チャンネルに対してしばしばセルフ・

ディザとして機能します。これは多くの場合にあてはまります

が、信号強度が低下したときにディザを追加して不足を補わな

ければならないこともあります。 

第 2 に、アナログ・フロント・エンドが関与するノイズだけで

は、ADC のディザリングには不十分です。上の例では、最大限

の SFDR 改善を実現するために 32.5dBm のディザが加えられて

います。これに対し、アナログ・フロント・エンドが関与する

ノイズ電力は−68dBmだけで、最適性能を実現するために必要

な量にははるかに及びません。 

3 次インターセプト・ポイント（IP3） 
コンバータの SFDR の他に、RF セクションはレシーバーのスプ

リアス性能にも影響を与えます。これらのスプリアスはディザ

などの手法には影響されないので、受信性能を著しく低下させ

ることがないように対処する必要があります。受信チェーン内

の信号レベルはレシーバーの設計を通じて増大するので、3 次

インターセプトは重要な基準です。 

広帯域 RF 部品にはどのようなレベルの性能が必要かを理解す

るために、ここで、恐らく最も要求の厳しいレシーバー・アプ

リケーションである GSMの仕様を再確認します。 

GSM レシーバーは、電力レベルが−13dBm～−104dBm の信号を

復元できなければなりません。また、ADC のフルスケールが

0dBm で、レシーバーのフィルタとミキサーを通じた損失が

12dB であるものとします。更に、複数の信号を同時に処理する

ので、AGC は使用しません。このため RF 感度が低下し、弱い

信号を取りこぼしてしまうおそれがあります。この情報に基づ

いて計算を行うと、RF/IF ゲインは 25dB（0 = −13 − 6 − 6 + x）と

なります。 

 
3 次入力インターセプトに関する検討 

25dB のゲイン要求は上記のように配分されます。システム全体

としては他にも追加的な要素が存在しますが、この検討の目的

には上記で十分です。これを見ると、−13dBm におけるフルス

ケールGSM信号では、ADC入力が 0dBmになります。ただし、

最小GSM信号が−104dBmの場合、ADCの信号は−91dBmになり

ます。この点から、上記の検討を使用して、ノイズ性能とスプ

リアス性能に関する ADC の適合性を判断することができます。 

これで、必要とされるこれらの信号およびシステム・ゲインを

使い、−13dBm のフルスケール信号で駆動した場合のアンプと

ミキサーの仕様が検討可能になりました。信号フルスケールに

関する 3 次積を解くには、次式を使用します。 

ここで、 
SIGは、段の dBmを単位とするフルスケール入力レベル、 
3OP は必要な 3 次積レベル 

100dB を超える全体のスプリアス性能が必要なら、フロント・

エンド・アンプに関してこの式を解くことで、このアンプの 3
次歪み（入力換算）特性には IIP > +37dBm が必要なことがわか

ります。ミキサー入力では信号レベルが 10dB 上昇するので、

ここでの信号レベルは−3dBm となります。ミキサーの仕様は出

力で規定されるので、信号レベルは 6dB 低下して−9dBmとなり

ます。したがってミキサーについては OIP > +41dBmが必要で

す。ミキサーはその出力位置で仕様が指定されるので。最終ゲ

イン段（IF アンプ）入力では信号が−9dBm になります（ミキサ

ー出力と同じ）。そのため IF アンプでは IIP > +41dBm が必要で

す。これらの仕様が満たされていれば、性能は次のようになり

ます。 

ADC クロック・ジッタ 
良好な無線性能に不可欠な動的仕様の 1 つが、ADC クロック・

ジッタです。低ジッタであることは優れたベースバンド性能に

とって重要なことですが、アンダーサンプリング・アプリケー

ションなどに見られるように、より高い周波数の信号（より高

いスルー・レート）でサンプリングを行うと、その効果が増大

します。 
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ジッタ仕様が不十分な場合の最終的な影響は、入力周波数の増

大と共に S/N 比が低下することです。アパーチャ・ジッタとア

パーチャ不確定性という言葉はしばしば同じ意味で使われます

が、このアプリケーションでも同じ意味で使用します。アパー

チャ不確定性とは、エンコード・プロセスにおけるサンプル間

の差です。アパーチャ不確定性には 3 つの除去できない効果が

あり、その第 1 はシステム・ノイズの増加、第 2 がサンプリン

グされた信号自体の実際の位相における不確定性、そして第 3
がシンボル間干渉です。必要なノイズ性能を実現するには、IF
サンプリング時のアパーチャ不確定性を 1ps 未満とする必要が

あります。位相精度とシンボル間干渉に関して言えば、アパー

チャ不確定性の影響は大きくありません。IF が 250MHz のとき

の値が 1ps rms という最も条件の厳しいシナリオにおける位相の

不確定性、あるいは誤差は、0.09ºrms です。これは、GSM のよ

うな要求の厳しい仕様でも十分に受け入れられる値です。した

がって、この分析では、焦点をアパーチャ不確定性による全体

的ノイズへの影響に置きます。 

 

サイン波における最大スルー・レートはゼロ交差時に生じます。

この点におけるスルー・レートは、t = 0 で求められるサイン関

数の 1 次微分によって定義されます。 

 

t = 0 におけるコサイン関数の値は 1 で、式は次のように単純化

されます。 

 

スルー・レートの単位は V/s で、信号が入力信号のゼロ交差点

を通って立ち上がる速さを表します。サンプリング・システム

では、リファレンス・クロックが入力信号をサンプリングする

ために使われます。サンプル・クロックにアパーチャ不確定性

があると、誤差電圧が生じます。この誤差電圧は、入力スル

ー・レートにジッタを乗じることによって求めることができま

す。 

 

単位を分析することによって、この式から得られる結果はボル

ト単位であることがわかります。通常、アパーチャ不確定性は

秒 rms で表されるので、誤差電圧は Vrms になります。この式を 

更に詳しく検討すると、アナログ入力周波数が高くなるにつれ

て、rms 誤差電圧もアパーチャ不確定性に比例して大きくなる

ことがわかります。 

IF サンプリング・コンバータでは、クロックの純度が極めて重

要です。ミキシング・プロセス同様、入力信号はローカル発振

器、または今の場合はサンプリング・クロックによって逓倍さ

れます。時間の乗算は周波数領域の畳み込みなので、サンプ

ル・クロックのスペクトルは、入力信号のスペクトルによって

畳み込みが行われます。また、アパーチャ不確定性はクロック

上の広帯域ノイズなので、サンプリングされたスペクトル中に

も広帯域ノイズとして現れます。さらに、ADC はサンプリン

グ・システムなので、スペクトルが周期的で、サンプル・レー

トに従って繰り返されます。したがって、この広帯域ノイズは

ADC のノイズ・フロア性能を低下させます。アパーチャ不確定

性によって制限された ADC の理論的 S/N比は、次式で求められ

ます。 

 

この式を使い、201MHz、ジッタが.7ps rms のアナログ入力に対

する値を求めると、理論的 S/N比は 61dBに制限されます。ここ

で留意すべきなのは、これは別のミキサー段を使用した場合で

も必要とされたはずの条件と同じだということです。したがっ

て、非常に高いダイナミック・レンジとアナログ入力周波数を

必要とするシステムでは、エンコード・ソースも、ジッタが非

常に小さいものを使用する必要があります。標準的な TTL／
CMOS クロック発振器モジュールを使用するときは、ADC も発

振器も 0.7ps rms であることが確認されています。低ノイズのモ

ジュールであれば、より低い値を実現できます。 

全体的なシステム性能を考える場合は、より一般的な式を使用

できます。この式は前の式に基づくものですが、熱ノイズと微

分非直線性の影響が含まれています。 

 

Fana log = アナログ IF 周波数 
tjrms = アパーチャ不確定性 

ε = コンバータの平均 DNL（~.4 LSB） 
vnoiserms  = 熱ノイズ（LSB 単位） 

N = ビット数 
式 5 

これは単純な式ですが、データ・コンバータを使用した場合の

ノイズ性能について多くの示唆を与えてくれます。 

位相ノイズ 
シンセサイザの位相ノイズはエンコード・クロックのジッタに

似ていますが、レシーバーに対する影響がわずかに異なります。

しかし全体として見た場合、それほど大きな違いはありません。

ジッタと位相ノイズの主な違いは、ジッタはサンプル・クロッ

クを中心とした均等な密度の広帯域問題であるのに対し、位相

ノイズはローカル発振器を中心に不均等に分布しているという

点です。位相ノイズは、得られるトーンから遠ざかるほど改善

されます。ジッタ同様、位相ノイズも小さいほうが良いのは言

うまでもありません。 
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ローカル発振器は入力信号とミキシングされるので、LO のノイ

ズは必要な信号に影響を与えます。ミキサーの周波数領域プロ

セスは畳み込みです（ミキサーの時間領域プロセスは乗算）。

ミキシングの結果として、LO の位相ノイズは、隣接する（アク

ティブな）チャンネルからのエネルギーがノイズ・フロアの上

昇という形で目的のチャンネルに組み込まれる、という結果を

もたらします。これは相互ミキシングと呼ばれます。代替チャ

ンネルがフル・パワー信号によって占有されているときに未使

用チャンネル内のノイズ量を求めるには、以下の分析を行いま

す。 

繰り返しますが、GSM は要求が厳しい仕様なので、ここに示す

ものはあくまで一例です。この場合は次式が成り立ちます。 

 

ここで、Noise は位相ノイズによって生じる目的チャンネルのノ

イズ、x(f)は非対数形式で表される位相ノイズ、p(f)は GMSK 関

数のスペクトル密度関数です。この例では、GSM 信号電力

−13dBm であるものとします。また、LO の位相ノイズは周波数

によらず一定であるものとします（ほとんどの場合、位相ノイ

ズはキャリア・オフセットと共に減少します）。これらの仮定

の下にチャンネル帯域幅に対して式を積分すると、式を単純化

できます。x(f)が一定（PN − 位相ノイズ）だと仮定していて、

フルスケール GSM チャンネルの積分電力が−13dBm なので、式

は次のように単純化されます。 

Noise = PN * Signaladjacent 
または対数表示にすると、 

 
Noise = PNlog + Signallog 

Noise = PN + (−13dBm) 

PNrequired = Noise − (−13dBm) 

目標は位相ノイズを熱ノイズより小さくすることなので、ミキ

サーにおけるノイズは、アンテナにおけるノイズと同じ

−121dBm（200kHzでのアンテナにおけるノイズ − Pa = kTB）で

あると仮定できます。したがって、LO の位相ノイズは、オフセ

ットが 200kHz のときに−108dBm 未満でなければなりません。 
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