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Q： シグマ・デルタ A/D を使いたいと思っていますが、これまで

使っていたものとかなり異なるようなので、いくつか質問し

たいことがあります。まず第一に、アンチエイリアシング・

フィルタの設計ではどんな点を考慮する必要があるでしょう

か？ 

A： オーバーサンプリング・コンバータの大きな長所は、エイリ

アスを防ぐために必要なフィルタリングをきわめて簡単なも

のにできることです。その理由とフィルタの制約を理解する

ために、このようなコンバータで行われている基本的なデジ

タル信号処理を調べてみましょう。アンチエイリアス・フィ

ルタの設計のために、シグマ・デルタ・コンバータをナイキ

スト・サンプリング周波数よりはるかに高い周波数でサンプ

リングする従来の高分解能コンバータの後段にデジタル・デ

シメータ／フィルタを追加したものと考えることができます。

デジタル・デシメータへの入力がノイズ・シェーピング伝達

関数のある 1 ビット・シリアルであるということは、問題では

ありません。 

 入力信号は変調器の入力サンプリング・レート（Fms）でサン

プリングされますが、これは最大入力信号周波数の 2 倍（ナイ

キスト周波数）よりもずっと高速です。次の図は、デシメー

ション・フィルタの周波数応答の様子を示したものです； fb
と Fms−fbの間の周波数成分が大幅に減衰しています。このよう

に、デジタル・フィルタは、コンバータ出力の[0, Fms−fb]内の

すべてのノイズ・エネルギーを除去し、その中の成分が、対

象となる帯域幅[0, fb]に入り込まないようにします。しかし、

コンバータでは、入力に現れる[0, ±fb]範囲内の信号と[kFms±fb]
範囲内の信号（ここで k は整数）を区別できません。これらの

範囲内にある任意の信号（またはノイズ）は、サンプリング

過程で信号帯域内[0, fb]に折り返されます；デシメーション・

フィルタはデジタル化されたサンプルにのみ作用するため、

これらの信号の減衰には役立ちません。 

 

 このため、このような帯域[kFms±fb]内の入力ノイズ・エネル

ギーをアンチエイリアシング・フィルタで取り除いてから、

入力信号をコンバータでサンプリングする必要があります。 

Q： 90dB のダイナミック・レンジを持つ AD1877（1994 年春に発

売）を使用するとしたら、アンチエリアシング・フィルタは

Fms−fb（約 3MHz）で 90dB を十分に上回る減衰を持つ必要があ

るのでしょうか？ 

A： そんなことはありません。A/D に変調器のサンプリング周波数

に近い周波数のフルスケール入力があると想定しているかも

しれませんが、大部分のシステムではそういうことはありま

せん。通常エイリアシングに関して問題となる唯一の信号入

力は、コンバータの前段にある回路やセンサーからのノイズ

です。普通このノイズは低いため、簡単な RC フィルタでアン

チエイリアス・フィルタの役目を果たすことができます。 

Q： 設計するアプリケーションが単極 RC フィルタで十分である

とどのようにわかるのでしょうか？ また、フィルタの時定数

を決めるにはどうしたらいいでしょうか？ 

A： 一般的に設計されるアプリケーションによって、入力信号帯

域内の入力信号の最大許容減衰量が決まるでしょう。これに

よって、RC フィルタの 3dB カットオフ周波数の最小値が決ま

ります。この点を詳しく説明するために、AD1877 を使った例

で単極フィルタで十分フィルタリングが行えることを確認し

てみましょう。 

対象となる帯域幅が0～20kHzであり、この範囲の信号が0.1dB、
つまり倍率 0.9886［電圧では dB = 20log10(ratio)、パワーでは

10log10(ratio)］以上減衰してはいけないアプリケーションを考

えてみましょう。次の単極フィルタの減衰量の式から、以下

のようになります。 
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使用部品の公称誤差を考慮して RC = 1.0μs を選ぶと、−3dB 周

波数は 159kHz になります。これで、ベースバンドに折り返さ

れる周波数帯域 kFms±fbでのフィルタの減衰量を計算できます。

AD1877 の変調器のサンプリング・レートが 3.072MHz（出力

サンプリング・レートは 48kHz）とすると、一番目の周波数帯

域は 3.052～3.092MHz になります。これらの周波数での RC
フィルタの減衰量は、この帯域全体で約 25.7dB（約 0.052）で

す。2 番目の帯域（6.124～6.164 MHz）では、減衰量が 31.8dB
（0.026）になります。これらの 2 つの帯域（およびそれより広

域のすべての周波数帯域）の間でフィルタを通りぬけて A/D
入力に入るノイズは、ベースバンドに折り返され、rms 値の 2

乗和平方根（rss）、つまり 2
1

2
2

2
1 nnn   として加算され

ることになります。dB 単位の値については、付録に示す式か

らただちに dB 単位の結果が得られるので、倍率を計算する必

要はありません。 
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ホワイト・ノイズの場合、ノイズ・スペクトル密度は周波数

により一定であり、それぞれの高調波は同じ帯域幅を持つた

め、各々の帯域からフィルタの入力に同じ量のノイズが入り

ます。したがって、それぞれ違う周波数帯域の減衰量を rss 方
式で加算していくことにより、RC フィルタの実効減衰量を求

めることができます。たとえば、最初の 2 つの帯域の減衰量
22 026.0052.0   = 0.058、つまり 24.7 dB と一番目の帯域の減

衰量 25.7dB を比べれば、最初の２つの帯域のノイズの影響度

と一番目だけの帯域のノイズの影響度はほぼ同じであること

がわかります。折返しノイズの合計を計算するとき、いくつ

くらいの帯域を考慮しなければならないでしょうか？ この場

合、最初の 3 つの帯域の rss 和が−24.2dB、4 つで−24.0dB、5
つで−23.9dB、6 つで−23.8dB になります。したがって、最初の

帯域がきわめて支配的です；その減衰量はすべての帯域の減

衰量の 2dB 以内に入ります。ノイズが例外的に大きいか非ホ

ワイト・ノイズ・スペクトルがある場合を除き、通常は最初

の帯域だけを考慮すれば十分です。さらに、A/D 自体は高速で

すが、帯域幅には限界があるので、高次の帯域は排除される

傾向があります。 

減衰量がわかったところで、ノイズの大きさ自体を考えるこ

とができます；控えめに（約 50%）見積もって、フィルタの

実効減衰量を 20dB（つまり、0.1V/V）としましょう。単極フィ

ルタを使用したときの最大許容ノイズ・スペクトル密度を計

算するには、折り返しノイズに起因する最大の特性劣化を見

積もる必要があります。AD1877 のダイナミック仕様から、コ

ンバータ内部の合計ノイズパワーはフルスケール入力の 90dB
（32ppm）以下であることがわかります。システム全体でたと

えばこの仕様の 0.5dB 以内に収めるとすれば、合計折り返しノ

イズパワーは−90dB と−89.5dB または−99.1dB（11.1  10−6）と

の rss 差を超えてはいけません。このほかに AD1877 の入力フ

ルスケールが 3Vp-p であるということも考えると、折り返し

ノイズが 3/( 22 )V  11.1  10−6 = 11.8μV を超えないようにす

る必要があることがわかります。すべての折り返しノイズが 1
つの帯域に集中していると想定すると、rms ノイズ = ノイズ・

スペクトル密度  BW であることから、次の結果が得られま

す。 
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これは、許容できる最大のポストフィルタ・スペクトル密度

になります。すでに設定した 20dB（つまり、 = 10）の実効

フィルタ減衰量を用いて、最大プリフィルタ・スペクトル密

度（MPSD）を求めるには、M.P.S.D. = 10  59 nV/ Hz  = 

0.59μV/ Hz になります。 

明らかに、簡単な RC フィルタでは不十分なために、このシス

テムは 3～6～9～12MHz の領域でかなりノイズが多くなるに

違いありません。ただし、いつものように周囲の RF ピック

アップにも注意を払う必要があります。 

Q： どうやら、シグマ・デルタ・コンバータのノイズ・フロアに

は若干の不規則性があるようですね。これについては何か考

えていらっしゃいますか？ 

A： 大部分のシグマ・デルタ・コンバータには、ノイズ・フロア

に「アイドル・トーン」と呼ばれる若干のスパイクがありま

す。一般に、これらのスパイクのエネルギーは低く、コンバー

タの S/N 比に大きな影響を与えることはありません。それで

も、周波数スペクトル上、ホワイト・ノイズ・フロアをはる

かに超えるスパイクを許容できないアプリケーションは多数

あります。たとえばオーディオ・アプリケーションでは、た

とえシステムの総合（0～20kHz）ノイズを十分に下回るアイ

ドル・トーンであっても、大きな入力信号がない状態では人

間の耳はそのアイドル・トーンをはっきりと聞き分けてしま

います。 

 アイドル・トーンには 2 つの発生源があります。その最も一般

的な原因は、基準電圧源の変調です。このメカニズムを理解

するには、シグマ・デルタ・コンバータの基本的な理解が必

要です。ここでは、短期集中式でシグマ・デルタ・コンバー

タについて学んでみましょう（詳細については参考文献をご

覧ください）。[1] 

 ブロック図が示すように、基本的なシグマ・デルタ A/D コン

バータは、オーバーサンプリング変調器と、それに続くデジ

タル・フィルタとデシメータで構成されています。変調器の

出力は 2 つの状態（ハイレベルとローレベル、0 と 1、または

+1 と−1）の間をスイングし、平均出力は入力信号の大きさに

比例します。変調器の出力は常にフルスケール（1 ビット）ま

で振れるため、大きな量子化誤差が生じます。ただ、変調器

は、量子化ノイズの大部分を信号帯域幅 fb 以上のスペクトル

部分に押し込むように作られています。 

 

 図に示すように、fiと Fms−fiのスペクトルの縦棒（単一周波数）

は入力信号に対応しており、影を付けた領域が、どのように

量子化ノイズを信号帯域幅（fb）を超えた部分に押し出して

（Shaped）いるかがわかります。 

 デジタル・フィルタ（しばしば n タップの FIR フィルタです。）

は、高速低分解能（1 ビット）の変調器出力を取り込み、所望

のフィルタ特性で設定された方法で n 個の変調器出力の加重

平均をとります。フィルタの出力は高分解能ワードでそれは

A/D の出力になります。デジタル・フィルタは、fbと Fms−fbと
の間の「すべて」を取り除くように設計されています。ここ

で、Fms は変調器のサンプリング・レートです。fb と Fms−fb の
間にあるすべてのノイズを一掃することで、どのスペクトル

もオーバーラップ（つまり、エイリアシング）することなく、

サンプリング・レートを Fmsと 2fbの間の値に下げることがで

きます。 

 概念的には、サンプル・レートを減らす（つまり、デシメー

ション）とは、d 番目ごとのデジタル・フィルタ出力のみを

A/D 出力に送信することと考えることができます。ここで、d
はデシメーション係数です。これによって、図に示すように

スペクトルの各周波数間の距離が縮まるため、まるでオー

バーサンプリングが行われていないコンバータからの出力の

ように見えます。上の図は、デジタル・フィルタリング後で、

デシメーション前の変調器の出力です。下の図は、デシメー

ション後のスペクトル出力（最終的な A/D 出力）を示してい
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ます。 

現実のコンバータでは、設計と製造のコスト削減のためにデ

ジタル・フィルタリングとデシメーションが密接に組み合わ

されています。したがって、「デジタル・フィルタ」と「デ

シメータ」という用語は、変調器出力を処理してコンバータ

の出力を生成するデジタル信号処理回路を述べるときに同義

で用いられています。 

 

 

 

では、「アイドル・トーン」に戻りましょう。まず、DC 信号

が入力に印加されたときの変換器の出力を観察することから

始めましょう。正確な 1/2 フルスケールの DC 入力電圧では、

変調器の出力は同じ確率でハイレベル（1）かローレベル（0）
になります。つまり、パルス密度は 0.5 であり、010101 のよう

なビットストリーム・パターンになります。このような規則

的なパターンは、Fms/2 で出力スペクトルにスパイクがあるこ

とを意味しています（上の図）。DC 入力が 1/2 フルスケール

から少しシフトすると、変調器出力のビット・パターンもそ

れに応じて変化します。変調器出力のスペクトルは、Fms/2-F
と Fms/2+F でスパイクを生じます。F は 1/2 フルスケールか

らの DC 変化に比例します（下の図）。 

 

 

効果的なデジタル・フィルタリングを使っても、このような

アイドル・トーンがベースバンドに現れるのはなぜでしょう

か？ 答えは基準電圧源の変動の影響です。デジタル出力は、

アナログ入力と基準電圧との比の大きさです。基準電圧の大

きさが x%変化すると、デジタル出力ワードの大きさが−x%変

化します。つまり、基準電圧の変化によって A/D 出力の振幅

変調が行われることになります。コンバータの内部に Fms/2 で

動作するクロック（場合によっては外部クロック）がありま

す。クロック・パルスのごく一部が基準電圧の配線に漏れる

と、基準電圧が若干変化し、それによって Fms/2-F と Fms/2+F
でアイドル・トーンが変調します。この変調によって生じる

差の周波数の 1 つはF にありますが、これは明らかに信号帯

域幅内です。また非直線性により、F の倍数でアイドル・トー

ンが生じることがあります。 

Q： ご説明からすると、コンバータに AC 信号を印加するならアイ

ドル・トーンのことは心配する必要はないということになる

のでしょうか？ 

A： 一般的にどんな AC 信号にもその AC 信号に関連して DC 成分

がありますが、これは変調器出力に反映されることになりま

す。したがって、ここには先ほどの説明が当てはまります。

しかし、システムの合計 DC 入力オフセット（つまり、コンバー

タの内部オフセット+外部オフセット）が正確に 0 である場合

は、アイドル・トーンは DC（0 Hz）になります。 

 低次（<3 次）変調器の場合は、アイドル・トーンの発生源が

もう 1 つあります。変調器の次数（積分の回数）は、量子化ノ

イズのシェーピングが何回行われるかの目安になります。た

とえ基準電圧の変調が行われていなくても、2 次変調器がベー

スバンドに直接現れるビット・パターンを実際に発生させる

ことがあります。AC アプリケーション向けに設計されたアナ

ログ・デバイセズのシグマ・デルタ・コンバータが高次（≧3）
のシグマ・デルタ変調器を使用しているのは、1 つにはこのた

めです。 

Q： では、アイドル・トーンが A/D 変換で干渉する可能性を最小

限に抑えるには、どうしたらいいでしょうか？ 

A： コンバータのメーカーが推奨するレイアウトの推奨方法やバ

イパス方式に従ってください。これは基準電圧だけでなく、

電源や接地についても同様です。コンバータの内部で起こる

基準電圧の不具合を最小限に抑えることはメーカーの責任で

すが、外部からの干渉を最小限に抑えることはシステム設計

者の責任になります。こうしたガイドラインに従うことに

よって、干渉を無視できる程度まで低減することができます。

十分に注意して設計したにもかかわらずアイドル・トーンが

問題になる場合は、もう 1 つの方法があります。前述のように、

アイドル・トーンの周波数は DC 入力の関数です。したがって、

A/D 入力に十分な DC オフセットを与えることで、対象となる

帯域幅にあるアイドル・トーンをデシメーション・フィルタ

で除去できる場所まで移動させることができます。この DC オ

フセットをシステム内に伝播させたくない場合は、A/D のデー

タを処理するプロセッサによって引算することができます。 

Q： 私の信号処理回路から見てシグマ・デルタ・コンバータの入

力はどのような負荷になるでしょうか？ 

A： それは、コンバータによって異なります。入力にバッファが

あるシグマ・デルタ・コンバータの場合は、入力インピーダ

ンスがきわめて高く、負荷は無視できます。しかし、多くの

場合、入力はコンバータ内部の変調器に直接接続しています。

スイッチド・キャパシタ型のシグマ・デルタ・変調器は、図

に示すような簡略化された等価回路になってます。 
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スイッチ S1 と S2 は、2 相のクロックによって制御されてそれ

ぞれ交互に閉じます。S1 が閉じている間、入力コンデンサが

入力電圧をサンプリングします。S1 が開くと、S2 が閉じて C
の電荷が積分器に供給され、コンデンサが放電します。入力

インピーダンスを計算するには、外部回路から C によって引

き込まれる平均電荷を計算します。S1 が開く前に C を完全に

入力電圧まで充電できれば、入力への平均電流は、入力とグ

ラウンドの間に 1/(FswC)オームの抵抗が接続されている場合

と同じになります。ここで、Fsw は入力コンデンサが入力電圧

をサンプリングするレートです。Fsw は、コンバータに印加さ

れるクロックの周波数に正比例します。つまり、入力インピー

ダンスはコンバータの出力サンプル・レートに反比例します。 

場合によっては、ゲインなどのその他の要因が入力インピー

ダンスに影響を与えることがあります。16/24ビットのAD771x
シグナル・コンディショニング A/D ファミリーの場合がそう

です。これらのコンバータの入力は、1～128V/V のゲインに対

して設定できます。ゲインの調整には特許取得済みの技術が

使用されますが、コンバータの出力サンプル・レートを一定

に保ちながら、Fsw を効果的に増やし、複数サンプルからの電

荷を混合します。これらのコンバータの入力インピーダンス

は、デバイスの外部クロックが 10MHz で入力ゲインが 1 の時

に、たとえば、2.3MΩ になります。入力ゲインが 8 の場合、

入力インピーダンスは 288kΩに減ります。 

これらのインピーダンスは、前述のように、コンバータを入

出する平均電流を表します。しかし、これらは A/D 駆動回路

の最大許容出力インピーダンスを決める時に検討の対象とす

るインピーダンスではありません。その代わり、S1 が閉じた

ときのコンデンサ（C）の充電時間を確認する必要があります。

DC アプリケーションでは、S1 が開く前にコンデンサ（C）が

要求精度内の値まで充電されるように駆動回路のインピーダ

ンスは、十分低くなければなりません。インピーダンスは、

S1 が閉じられている時間（サンプリング・レートに比例）、

容量（C）、入力と並列な CEXT（CEXT>>C の場合を除く）の関

数になります。次の表に、fCLKIN = 10MHz として、AD7710 の

さまざまなゲインと外部容量の値に対して、20 ビットの 1LSB
のゲイン誤差を避けることができる、外付け直列抵抗の許容

値を示します。 

 

20 ビットのゲイン誤差を生じない標準的な外付け直列抵抗 

 外付け容量（pF） 

ゲイン 0 50 100 100 500 5000 

1 145 k 34.5 k 20.4 k 5.2 k 2.8 k 700  

2 70.5 k 16.9 k 10 k 2.5 k 1.4 k 350  

4 31.8 k 8.0 k 4.8 k 1.2 k 670  170  

8-128 13.4 k 3.6 k 2.2 k 550  300  80  

オーディオなどの AC アプリケーションの場合、変調器のサン

プル・レートは 64のオーバーサンプリングに対して約 3MHz
であり、コンデンサが放電モードに切り替わる前に、入力コ

ンデンサの電圧がコンバータの分解能で規定された精度内に

収まらないことがあります。実際、入力コンデンサの充電が

RC 回路の指数関数曲線に従っていれば、入力コンデンサの切

り替えが早すぎてもゲイン精度しか損なわれないことが明ら

かです。 

指数関数的充電が必要ということは、オペアンプがスイッチ

ド・キャパシタの入力を直接駆動できないことを意味してい

ます。オペアンプ出力の容量性負荷が切り替わると、出力振

幅が瞬間的に低下します。オペアンプがこの状況を是正しよ

うとする過程でスルーレートの限界（非線形応答）に達する

と、出力に過度のリンギングが生じることがあります。この

ような状況を改善するために、図に示すように、アンプと A/D
入力との間に小さな時定数の RC フィルタを挿入することが

できます。（低い値の）抵抗がアンプをスイッチド・キャパ

シタから分離し、入力とグラウンドの間の容量がスイッチ

ド・キャパシタの充電に必要な電荷の大部分を供給または吸

い込みます。このため、オペアンプに負荷の過度特性が現れ

ることはありません。この追加したフィルタは、アンチエイ

リアシング機能も果たすことができます。 

 

 

 

コンバータが差動入力の場合、下の図に示すように、この回

路を差動入力にして使用することができます。一方の入力が

グラウンドを基準にして正であり、他方が負であるため、一

方の入力（負の入力）には負電荷を供給する必要があり、他

方の入力では、入力コンデンサが入力ラインに切り替わる時

には負電荷を取り除く必要があります。2 つの入力の間にコン

デンサを接続すれば、一方の入力が必要とする電荷の大部分

を、他方の入力によってうまく供給できます。これによって、

アナログ・グラウンドとの間で入出力する望ましくない電荷

移動をできる限り抑えることができます。 
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付録 
対数値の RSS 加算：2 つの rms 信号（S1と S2）の 2 乗和平方根には、

2
2

2
1 SS  という rms 値があります。所定の基準にをもとに、dB 単

位で表した 2 つの数値の rss 和を計算しなければならないことがよ

くあります。それには、真数をとり、rss 加算を行い、その結果を

dB に再変換する必要があります。これらの 3 つの操作を合わせて、

1 つの式に便利にまとめることができます。D1と D2が dB 単位の比

率［負または正］の場合、その和は dB 単位で次のように表すこと

ができます。 

 10/D10/D
10

21 1010log10   

同様に、2 つの rms 量の差を求めるには、次の式を計算します。 

2
1

2
2 SSx   

dB 単位の結果（x）は、次のようになります。 

 10/D10/D
10

12 1010log10   
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