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紹介するのはディジタル信号処理の

前段,アナログ・フロントエンド

● アナログ信号処理がディジタル化されている

動作速度の制約でベース・バンドの信号処理が中心

だった無線通信機器のディジタル信号処理も,最近で

はアンテナに近い高周波の部分までデイジタル信号処

理で扱うことが可能です

存 =ワ6M～90MHz

図l DDC(Digital Down Converslon)

方式によるFMステレオ チューナ

消費電力やコス トの面から,一般的なコンシューマ

機器に広 く採用 されるまでには至っていませんが ,

A― Dコ ンバータをアンテナに近い位置に配置 し,受

信機の大部分の信号処理をディジタル・ ドメインで行

う,ディジタル方式の受信機を身近に実験することも

できるようになりました

受信した信号をディジタル信号処理によって直ちに

ベース バンドに変換 し,必要な選択度の確保,復調

一 ―

補助端子2

アンテナ端子 (Fコネクタ)

S/PD Fデ ィジタル・
オーディオ出力(光 )

アナログ出カー右
(RCAジ ャック)

アナログ出カー左

(RCAジ ヤツク)

電源入力

(5V, 450 mA)

オプション設定スイッチ

写真1 デイジタル・デザイン テクノロジ誌 Nol(CQ出 版社発行)に付属の FPCA基板で製作したFMステレオ・チューナ

ステレオ復調
(MPX)

位相検波

(FM復調)
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ディジタル FMチ ューナ向けアナログ・フロントエンドの製作

処理を行ってい く受信機の形式を,こ こではDDC
(Digial Down Conversion)方 式と呼ぶことにします

(図 1)

0本 誌の姉妹誌ディジタル・デザイン・テクノロジ
創刊号では DDC方式による FMステレオ・チューナ
を紹介 した

本誌の姉妹誌であるデイジタル デザイン テクノ
ロジ誌の創刊号 (4月 10日 発売)に は,FPCAの搭載さ
れた実験基板が付属しています 筆者はこの付属基板
を用いて FMス テレオ チューナを製作 し,付属の
FPCA基板を実用的な通信アプリケーションに適用し
た例として紹介しました

図 2は FMス テレオ・チューナ全体の構成,写真 1
はその外観です ここでは,こ のDDC方式のFM受
信機のために設計したアナログ・フロントエンド [図

2(b)]の 内容を,今までのアナログ方式の受信機の
フロントエンドとも比べながら解説していきたいと思

います

設計するフロントエンドに

おける課題

● アナログ受信方式

アナログ方式で広く用いられてきた受信機の方式は

図3に示すようなスーパヘテロダイン方式です この
方式では,受信周波数島

「
はいったん,中 間周波数と
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図 2 FMステレオ チューナの構成
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図3 スーパヘテロダイン方式の受信機の例
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イメージ混信周波数 /9・ :受信周波数

フロント
エンドの選

れ
ヶ 中間周波数  

｀

＼、ガ
肥

周波数
4っ :局部発振周波数   ~″ ^´

図4 スーパヘテロダィン方式におけるイ
メージ混信

変換サソ フロックを/1/段カスケード接続

アナログ

入力

図5 パイプライン方式 A― Dコ ンバータの構成

ディジタル
出力

呼ばれる一定の周波数な (例 えばFM放送用の受信機
では107 MHzが一般的)に周波数変換 し,こ の一定の

周波数のもと,受信機として必要な増幅度と選択度の
大部分を得るようにしています

周波数変換の際に,中 Fn5周波数を生成できる受信周
波数は,局部発振周波数の上下に2カ 所存在 します
従って,ア ナログ方式のフロントエンドの周波数特性
は,こ の 2X.trF離 れたところに存在する妨害波成分
(イ メージ混信)を 十分に減衰できる選択度を持つ必要

があります (図 4)

攣 ディジタル受信方式

DDC方式の受信機のフロントエ ンドにおいても,
不要な信号を受信 しないようにするという前置フィル

タとしての機能はアナログ方式の場合 と同じですが ,

使用するA― Dコ ンバータの特性や、信号のサンプリ
ングに関連した独特な要件もあります

)パ イプライン方式 A― Dコ ンバータが主流

今回のような高周波領域の信号のディジタイズ (サ

ンプリング)を 行うA― Dコ ンパータには,ほぼ例外
なく,変換方式としてパイプライン方式を用いた A―

0             38864ヽ
"Hz         73 728ヽ

ИHz

:          =

図6 FMス テレオ チューナで採用した周波数関係

ナイキスト バンド 第2ナイキスト バンド 第3ナイ■スト バンド 第4ナイ■スト

Dコ ンバータが使われるようになりました

このパイプライン方式の A― Dコ ンバータは,こ こ

20年 ほどで急速に製品化の進んだA― Dコ ンバータで

す カスケー ドに接続された,高速動作可能な少ビッ
ト(通常は 15ビ ットの構成が一般的)の 変換サブ ブ
ロックを用いて,上位ビットから順次 A― D変換を行
い,各変換段で変換 しきれなかった誤差 (ア ナログ信
号の未変換成分)を 次段に渡 しながら変換を進める方

式です (図 5)

かつての高速 A― Dコ ンバータの代表的な方式であ

ったフラッシユ方式に比べ,分解能の増加に伴う回路
規模の増大は緩やかで,高い周波数でのデイジタイズ
を少ない消費電力 (と いっても現状の製品の消費電力

はまだそれなりに大きい)で実現できます

パイプライン方式の A― Dコ ンバータは通常,サ ン

プリング周波数 (ク ロック周波数)の数倍から数十倍の

周波数の信号をディジタイズすることが可能な高速サ

ンプル&ホ ールド回路を入力部に備えています この
ため, もともと高いサンプリング周波数で動作させら

れることに加え,ア ンダサンプリングの手法でサンプ

リング周波数と入力周波数の間の制約 (ナ イキス ト

アナログ テレビ放送
(lch´‐3ch)帯

Ｍ

　

６

２

i~~~~~1        ~~¬

15ビット変換出力

変換サブ
フロック

ディジタル エラー補正 出力生成
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ディジタル FMチ ューナ向けアナログ・フロントエンドの製作

サンプリング :入力信号の周波数くサンプリング周波

数の 1/2,4/2)に縛られず,サ ンプリング周波数を柔
軟に設定しながら,高い周波数の入力信号を扱うこと
ができます

アンダサンプリングの手法を用いる場合,い くつも
のナイキス ト バンドに存在する複数のエイリアス信
号が,同 じ周波数に変換されてディジタイズされる
(=入力信号がサンプリング周波数の整数倍の周波数
との間で周波数変換される)こ とになります このエ
イリアス混信を避けるため,A― Dコ ンバータの前に

置くフイルタには,一定の選択度が要求されます
●アンダサンプリングによって発生するエイリアスの

除去が課題

図 6は今回のFMス テレオ・チューナで採用した周
波数関係を示したものです 受信する周波数範囲は日
本のFM放送帯である76M～ 90 MHzと し,A― Dコ
ンバー タのサ ンプリング周波数は 73 728 MHz(=
16× 12× 8× 48 kHz)と しています つまり受信周波
数範囲は第3ナ イキス ト バ ンドに存在することにな
ります.図 7は 目的とする受信周波数に対 し,隣接す
るナイキス ト バンドに存在する妨害波の周波数を示
したものです

アンダサンプリングによるエイリアス混信の発生は,

スーパヘテロダイン方式におけるイメージ混信と似て

います しかしイメージ混信では,混信を生 じる妨害
波の周波数は常に中間周波数の 2倍の周波数だけ離れ

ていて,受信周波数と平行に移動するのに対し,ア ン
ダサンプリングによるエイリアスの混信では,混信の
生 じる周波数と受信周波数の間隔は一定ではなく,ま
たその移動の方向も同一方向,逆方向の 2通 りがあり
ます

図 7の周波数関係を検討すると,今回の場合,受信
周波数の下端である76 MHzを受信中に,下狽1の第 2
ナイキス ト・バンドのエイリアスである71456 MHz
を十分に除去できるように, フロントエンドの選択度

を設定する必要があります

ワ3 728MHz。9
Fb   60

40L
?4 ワ6  78 86  88 90  92

フロントエンドの
周波数選択度特性の検討

e CATVの同軸ケーブルには多くの放送波が多重さ
れている

FM放送を受信する場合,最近ではFM放送用のア
ンテナを個別に用意 して受信することはまれであり,

CATV環境で配信されるFM放送波 (同軸ケーブルで
送 られるので電波ではない ?)を利用することが多い

と思います

CATVの 1本の同軸ケーブルには,CATV放 送 ,

アナログおよび地上デジタル (パ ス スルー配信を含
む)の各種テレビ放送,ケ ーブル モデムによるイン
ターネット接続サービスのための信号,マ ンションに
よっては衛星放送の IF周波数帯の信号などが重畳さ

れています FM放送の信号は,こ れら多 くのにぎや
かな信号スベクトルの下端に配信されています ここ
ではCATV環境でFM放送を受信することを想定 し
て, フロントエンドの選択度特性を考えてみます

)CATVコ ンセントのスペクトル例
図 8は筆者の住むマ ンションの部屋の壁にある

CATVの コンセント(Fコ ネクタ)を スペク トラム
アナライザに接続 して観測 したスペク トルの例です

FM放送の各局の信号 レベルはおおむね,75 dBf～
80 dBf(-45 dBm～ -40 dBm)程度のレベルで配信
されています

e CATVではアナログ・テレビ放送のレベルが高く
オーバロードの問題がある

アナログ テレビ放送の信号レベルは,FM放送に
比べてかなり高めであり,90 dBf以上あります この
ようにFM放送にとっては妨害波となる強力な信号が
存在する環境では,先のエイリアス混信対策も重要で
すが,それ以前にA― Dコ ンバータのオーバロー ドの

アナログ  地上デジタル放送
テレビ放送 パス スルー i

ヽ
■
，

」

蛹

祭

囮

Ｃ

κ

Ｒ

３
ヽ

日

受信周波数 [MHz]

図7 隣接するナイキスト・バンドに存在する妨害波の周波数

けンシスタ校衛 2009年 12月号

第4ナイキスト バンドからの
エイリアス混信

第2ナイキスト バンド
からのエィリアス混信   32 544MHz

図8 CATVて配信される各種信号のスペクトル例

211



問題が深刻です

〉オーバロー ド…妨害波を含めた トータルのパワーが

A― Dコ ンバータの入カレンジを越えてしまう
ここでいうオーバロー ドとは, 目的とする受信信号

を十分な大きさまで増幅しようとした場合,入力信号
に含まれる複数の妨害波のパワーも加算して一緒に増

幅してしまい,結果として妨害波を含めた トータル
パワーが A― Dコ ンバータの入カレンジを越えてしま

う現象です このため,フ ロントエンドの増幅度を思
ったより大きくすることができず, 目的の信号のレベ

ルが不足 して受信機としてのSN比を予定の値まで高
められなくなる可能性 も出てきます

O BPFの段数とオーバロードの発生状況
図 9は筆者の 自宅の CATV環 境 で東京地方の
NHK― FM(825 MHz)を 受信しながら, フロントエン

ドの周波数選択度をBPFの同調回路の数で設定して
実験 した例です NHK― FM信号 レベルは79 6 dBf
(-404 dBm)で あり,A― Dコ ンバータのフルスケー

ルのレベルは+66dBmなので,A― Dコ ンバータの
前に47 dB[66 dB― (-404 dB)]の増幅度を持った
プリアンプを挿入すれば,A― Dコ ンバータがちょう

どフルスケールになる計算です

しかし妨害波が存在する環境においては,オーバロ
ー ドが発生するため,それよりはるかに少ない増幅度
でもA― Dコ ンバータが飽和 (オ ーバフロー)し始めま

す ここでは825 MHzを取 り出し,妨害波を減衰さ
せるために挿入する同調回路 (BPF)の段数と,A― D

可変アッテ
増幅器■1  ネータ

アンテナ入力

NHK‐FM(82 5MHz)|
ワ9 6dBf

コンバータが飽和 しない最大の増幅度を実測していま

す 参考のため,おのおのの場合についてBPF単体
の 10 MHz離調したところでの減衰量も測定してあり

ます

3段の同調回路を持ったBPFを 用いれば,10 MHz
離調 したところでの減衰量は 40 dB以上確保で き,

FM放送帯以外の信号の影響はほとんど除外できると
考えられます 図 10は 3段の同調回路を持ったBPF
を通した後のCATVの スペクトルで,図 8と 比較す
るとフイルタの効果がよく分かります それでもFM
放送帯内に隣接する他の FM放送局の信号が複数 ,

A― Dコ ンバータの入力に加えられますので,こ の

BPFを使っても今回の実測では挿入できるアンプの

増幅度は最大 31 dBに とどまり,16 dB分 ほどは隣接

するFM局の信号パワーの影響を受けていることにな
ります

製作したバンドバス・フィルタの
回路構成と特性

上の予備実験により,3段の同調回路からなるBPF
を製作しました (写真 2)共振回路のコイルには再現
性を考慮し, インダクタンス可変用の可動コアを備え

た市販の高周波工作向けのコイルを使っています (製

品名 :FCZ-07S,7mm角 ,80 MHz用 , インダクタ
ンス可変範囲 :036 μH～ 051 μH,FCZ研究所 )

図10 BPFによって取り出されたFM放送帯のスペクトル

FMステレオ チューナ

増幅器■2
FS

図9 フロントエンドのBPFの次数とオーバロードの発生状況
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ディジタル FMチューナ向けアナログ・フロントエンドの製作

0結 合,共振の oの調整が設計の基本となる
同調回路を用いたBPFの設計の基本は,共 IFFkの oを
調整し, 目的の周波数選択度を得ることです oの調
整は,回路を構成する複数の共振回路をすべてBPF
の中心周波数に同調させながら,共振回路の結合 (共
振回路問,あ るいは共振回路―入出力回路間)を 調整
して,共振回路に適切な負荷を与えることで行います
結合の方法には静電容量あるいはインダクタンスの

どちらかを用いることになりますが,低い周波数側と
高い周波数側のどちらの減衰域でも十分な減衰量を確

保するためには,静電容量による結合とインダクタン
スによる結合の両方を混在させて用いることが有効で

す 今回は共振回路間の結合は静電容量,入出力間の
結合はインダクタンス (リ ンク コイルによる相互イ
ンダクタンス)と 静電容量の併用による結合 としてい

ます

● フィルタ回路定数の設計

>シ ミュレーション

図 11は製作に先立ち,回路シミュレーションによ
っておおよその回路定数を決定するようすです 今回
使ったコイルの場合 , リンク コイルの巻数 (2回 )
は主コイルの巻数 (6回 )に比べてかなり多めですので,

入出力には直列に容量 (15 pF)を 挿入し,回路の両端
に位置する共振回路の負荷 0を 下げすぎないように

しないと所望の選択度特性が得られません 今回は
l MHz程度の遅延平たんの通過域を確保 し,中心周
波数から10 MHz離れた周波数で 40 dB程度の減衰量

を確保できるようにしました (図 12)

〉実測

図 13は ネットワーク・アナライザによる周波数特

図1l BPFの回路シミュレーション

l・7ン淑 夕技術 2009年 12月 号

FCZ-07S(80ヽИHz) FCZ-07S(80ヽИHz)

ップで
りだ
いので
仄
を1にするTsの尤鴎 _

T2の等恣

|

性の実測結果です 共振回路間の結合容量を同調コイ
ルの中点のタップに接続 しているのは,人の手によっ
て調整できる静電容量の下限値である lpFの コンデ
ンサを使うために,イ ンピーダンスの低い点同士を結

合するようにしたためです oが 100程度のコイルを
用いながら選択度特性を重視したため,挿入損失は約
7 dBと 大きめになっています

● インピーダンス・マッチング回路も必要

実際の回路では,こ のBPF以外にアンテナ入力の
部分にもう 1段 , インピーダンス マッチ ング (75
Ω :50Ω )を 兼ねた同調回路が挿入されます この初
段の入力部分での損失は,直ちに受信機としてのSN
比を低下させるので損失を少なくするように結合を密

にしてあり,その分,フ イルタとして周波数選択特性
(希望波とそうでない周波数の差)は あまり期待できま

せん (図 14,図 15)

写真2 フロントエンドに用いるBPFの夕I観

“　　師̈
贅

「計

上
「

クロック用水晶発振器

Tl

FCZ-0ワ S(80MHz)

…

枷

一」十型「い̈
(b)シ ミュレーション用回路図
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フロントエンドにおける増幅度
とノイズ性能に関する考察

0ア ナログ方式の受信機では 80 dB～ 100 dBの ゲ
インが必要だつた

通常,A― Dコ ンバータを動作させる信号レベルは

lV程度であり,受信機がアンテナで受けとる信号の
レベルである「μV～ mVJの オーダのレベルと比較
すると,かなりの開きがあります 従って A― Dコ ン
バータの前に位置するフロントエンドにはかなり大き

な増幅度が必要だと考えがちです

アナログ方式の受信機においては,高周波増幅,周

一　
　
　
一

［∞
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］
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ＨＭ８０
激周

60     70     80     90     100    110
周波数 [MHz]

(a)容量を可変して?6M,825M,90 MHzに 同調した場合

図12 図11に示したBPFのゲインと遅llE時間(シ ミュレーシヨン結果)

70     80     90     400
周波数 [MHz]

(b)イ ンダクタンスを可変して
76M,825M,90 MHzに 同調した場合

825
周波数 [MHz]

(a)ゲ イン(4 MHz′ d∨ ,10 dB′ dv)

図11に示したBPFの ゲインと遅延時FF5(涸1定結果
'

625               825
周波数 [MHz]

(b)遅延時間(4 MHz/d●  50 ns/dけ )

1025

図13
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ディジタル FMチューナ向けアナログ・フロントエンドの製作

波数変換,中 間周波増幅を経て検波 (復調)に至るま
での総合的な電圧増幅度は,80 dB～ 100 dB程 度
(10000～ 100,000倍 )を 得るようにしていました (ア ン

テナ入力で 10″ Vの電圧を01V～ lV程度まで増幅
して検波段に与えると想定 )

● DDC方式の受信機の感度をノイズ指数で見積る
DDC方式のディジタルFM受信機の場合にも,同
程度の増幅度が必要なのハ 検討してみましょう

まず,受信機の構成としてフロントエンドを除外し,
アンテナからの高周波信号を直接 A― Dコ ンバータに

与えるものとして,受信機の感度をノイズ指数によっ
て見積もってみます

A― Dコ ンバータのデータシー トには,入力信号の
レベルに応じ,出力のディジタル信号で得 られる ,√
比が示されています 理想的な動作をしている A― D
コンバータであればフルスケールにおいて,

602 dB× 分解能 (ビ ット数)■ 176 dB

Tl

FCZ― Oワ S(801ИH2)

入力(750)

(b)シ ミュレーション用回路図

の_SN比がデイジタル出力に得られるはずです 現実
の A― Dコ ンバータでは,内部で発生する非直線性か
らくるひずみやノイズ,サ ンプリング クロックのジ
ッタなどによって,こ の理想的な b‐N比は得られませ

ん 今回使用 した分解能 14ビ ットのパイプライン方
式の A― Dコ ンバータでは,サ ンプリング周波数
80 MHz付 近において SN比が 74 dB程度,有効ビッ
ト数 ENOBで 12ビ ット程度の性能が得られるものが
一般的です

)計算例

今回のFMス テレオ・チューナで採用したサンプリ
ング周波数 73728 MHzに おいて,A― Dコ ンバータ

のS2N比
‐
4 dBが得られると仮定します A― Dコ ンバ

ータのフルスケールは+42dBm(1024 VP P,50Ω )

に設定しているので,ノ イズ パヮーは -698 dBm
となります 少々乱暴ですが,こ のノイズ パワーが
ナイキスト周波数 (■/2)の 全域に均等に分配されてい

ると仮定するなら,単位周波数当たりのノイズ パワ
ーム [W/Hz]は以下で求まります

抑一『・０
一・
一２

〓ら

尉
　
５三社
「

α
　
“■

「

図14 初段の同調回路

この値 と単位周波数当たりの熱ノイズの値 (=■Tl

を比較すれば,受信機としてのノイズ指数 NF[dB]

60

10-3_283×  10~13

ワ0     80     90     100     110
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(a)aを可変して76M,825M,90 MHzに 同調した場合    (b)Tlを可変してワ6M.825M 90 vlHzに 同調した場合

図15 図14に示した初段の同調回路の周波数特性 (シ ミュレーション結果)

'ン
シスタ技術 2009年 12月 号

-20

215



……………雑音指数 (真数表記)

10 1og(638×  102)=28 3 dB

… …………雑音指数 (対数表記 )

ただし,k:ボ ルツマ ン定数 (138× 10~23),
T:絶対温度 (300Kと する)
実際には A― Dコ ンバータの入力部の トランスや ,

アイソレーション用の Rε 回路の損失があり,実機で

はA― Dコ ンバータのフルスケールは■66dBm程度
になっていて,ノ イズ指数としては上の計算よりさら

に24 dBほ ど大きく30 7 dBと なります

● プリアンプをA― Dコ ンバータに付加 してノイズ

指数を計算 してみる

図 16は初段に A― Dコ ンバータを備えた今回の受

信機のNFが 30 7 dBで あると想定した上で,実用的

な放送受信機としてNF=10 dB程 度を達成できるフ

ロントエンドの構成例です

先のBPFの試作によりBPFの損失が 7 dB程度であ

ることが分かっていて,使用する増幅プロックとして ,

A― Dコ ンバータを十分に駆動できるだけの最大出力

を備えながらNFも 十分に低いMMIC ERA 3(MCL)
を用いることを想定しています

(a)の案 Aは ,増幅段を2段 としてフロントエンド

の増幅度を32dB程度に設定したもので, トータルの

NFは 57 dBと優秀です

入力同調回路 増幅器■1

を求めることができます

__   Pn      2 83× 10~lS

図16 フロントエンドの構成例
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IVF‐ .r=面
=正

「

而
‐683× 102

アンテナ入力

(b)の案Bは,増幅段を 1段 としてフロントエンド

の増幅度は 13 dB程度にlllえ ているため, トータルの

NFは 17 6 dBと なりますが,CATV環 境を想定した

都市部での使用や回路の安定動作を考えるとこちらの

1段構成も現実的な選択です

● ノイズ指数から復調後の SN比を求める

受信機としてのNFが明らかになれば,任意の入力

レベルにおける入力換算のノイズ パワーが分かりま
す FM変 調の理論により,FM復調器の入力におけ
るノイズ密度 (1/Hz)を もとに以下の式を使って復調

出力の 9√比を求めることができます
。)

il]姉:Wsllitil:」
のキャリア・レベル,コ。:復調器入力における

雑音密度 [1/Hz],△F:FM変 調の最大周波数
偏移 [Hz],ム :復調出力の下端周波数,ん :復調

出力の上端周波数

図 17は フロントエンドを付加せずに直接,ア ンテ

ナからの高周波信号をA― Dコ ンバータに与える場合

(受信機としてのNF‐ 307 dB)と ,図 16(a),(b)の

フロントエンド(NF‐ 57 dB,176 dB)を用いた三つ

の場合について,式 (1)を もとに入力信号レベルと復

調出力の SN比の関係を求めたものです この計算の

際に,FM変 調信号の最大周波数偏移 75 kHzと し(△
F=75 kHz),周波数帯域 を 15 kHzと しています

(・ l‐ 0, ■‐15 kHz)

ε=-19dB θ=22 0dB
//F=2 7dB

-3dBパッド 増幅器■2

ε=-68dB θ=-30dB O=22 0dB
′ヽF=2ワdB

A7r‐ 30 7dB

ε‐32 3dB
′́こ=4 8dB

/17‐=5?dB
(a)案 A増幅段を2段とする案 (ル

「
=5?dD

入力同調回路  増幅器

-19dB ε=22 0dB  θ=-6 8dB
/t7r=2ワ dB

ε=13 3dB
A7‐ =4?dB

んご=17 6dB

(b)案B増幅段を1段とする実 (ルこ=4ワ 6dB)

Alr―=30ワdB

FMステレオ チューナ

FMス テレオ チューナ

:::× 3アンテナ入力
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ディジタル FMチューナ向けアナログ・フロントエンドの製作

)FM放 送特有のしくみ…デイエンファシスとステレ
オ復調

実際のFM放送においては送信時に変調信号の高い
周波数成分を強調し(エ ンファシス),受信時には反対
に高い周波数成分を減衰 (デ ィエンファシス)させるこ

とで,FM変調特有の高い周波数成分により多 く含ま
れるノイズ (三角ノイズと呼ばれる)を低減するように

しています 国内のFM放送で行われている50 μsの
時定数においては,エ ンファシス→ディエンファシス

によるノイズの低 trl効果は 10 dB程度あります

一方,FMス テレオ放送においては左右のチャネル
の差信号 (L― R信号)を ノイズの大 きい,高い周波数
帯域 (23k～ 53 kHz)を 用いて伝送するため,ス テレ

オ復調後の SN比 はモノラル放送の SN比 に比べ ,

20 dB程度,低下 します 従ってエンファシスーデイ
エンファシスの効果,ス テレオ伝送によるSN比の低
下の両方を加味すると,実際のチューナの出力のSN
比では,図 17に 示 した復調直後の SN比 よりもステ
レオ放送で約 10dB低下することになります 復調直
後の ,ゞ比 70 dBはステレオ復調後の,√比で 60 dBに

相当し,聴 く人によって評価に個人差はあ りますが ,
十分に高音質な受信ができるレベルです

ディジタル信号への変換という大仕事 (大振幅動作 )

をしているA― D変換器を受信機の前段に持ってきて

も,実用的な感度を得るための必要なフロントエンド
に要求される増幅度はそれはど大きなものではないこ

とは意外に感じられるかもしれません

〉復調後のSNlヒを実測 した

実際に試作機で入力信号レベルと復調出力の SNヽヒ

の関係を測定 した結果を図 18に示 します ここでは
CORDICで 構成 した FM復調器か らの出力 (ム =
192 kHz)を 直接,デ イエンファシス回路やステレオ

復調器を通さずにシリアル データに変換し,FIF0
モジュール経由で PCに取 り込んでFFTで処理 し,
9√比を計測 しています

_SN比 を測定した周波数範囲は,ス テレオ信号のパ

入力信号レベル [dBf]

図17 入力信号レベルと復調出力の9V比の関係 (計算値)

,ソ淑 夕わ甜52009年 12月 号

イロット信号 (19 kHz)の 周辺,4 kHzの帯域 (17 kHz
～ 21 kHz)と し,こ の測定では信号成分 として扱 う
19 kHzの変調信号の周波数偏移は 3 kHzと していま

す

比較的浅い変調で ,√比を計測しているのは,通常
の 100%変 調の条件では SN比が良 くなりすぎて計測

が困難になるためで,FFTで ノイズ パワーを積算
する都合,17k～ 21 kHzの 限られた帯域での銀 ヒゝを

評価 しています 図 18に は周波数偏移,帯域幅の条
件をもとに計算し直した理論的なSN比 も示 してあり

ます

図 19は復調出力をFFTに よって解析したスペクト
ルの例で,FM変調特有の「三角ノイズ」が対数カー
プ (縦軸が dBであるため)状のノイズ フロアとして
現れます

● ディジタル回路の「かたまり」であるFPGAボー

ドの出すノイズの影響

図18に示した,「比の実測結果は,NFの値から計
算されるSN比に比べて3～ 4 dB程度,悪い値になっ
ています.予定のSN比が得られない理由の主たるも

のは,同一基板に載っているFPCAボ ードから発生
するデイジタル回路の広帯域なスイッチング ノイズ
の影響が考えられます このことを確かめるため,以
下の実験をしてみました

2枚の受信機基板を用意し,一方の基板ではデイジ
タル部を動作させた上で,フ ロントエンド部を停止さ

せます もう一方の基板ではフロントエンドだけを動
作させ,その出力を先の,デイジタル部が動作してい

る基板のA― Dコ ンバータの入力へ接続します この
ような方法を採ると測定されるSNIIヒ は明らかに向上

し,NFの値から計算される,√比との差はl dB以内
になりました このことから,実際に期待した性能を
確実に得るためには,実装の方法など,ま だ改善の余
地があることが分かります
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図18

入力信号レベル [dBf]

入力信号レベルと復調出力の S″比の関係 (実減1値 )

案Bのフロントエンド

A―Dコンバータ直接入力
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19 kHz信号成分 (△F=3 kHz)
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雑音計測の帯域は 1ワ k～ 24 kHz

(a)入力信号レベル :40 dBf

周波数 [kHz]

(b)入力信号レベル :80 dBf

図19 復調出力をFFTで解析

FCZ 07S
(80MHz)
1響  /1,w38

DA入カシリアル データ (ァナログ デバイセズ)
(FPいから)   など

図21 同調周波数をバリキャップ・ダイオードで可変にする例

● 無視できないサンプリング・クロックのジッタ

いずれの測定結果も入力信号レベルの高い領域では,

SN比が上昇 しきれず飽和する傾向が顕著に現れます
これはA― D変換の際のサンプリング タイミングの
時間的な揺らぎ(ジ ッタ)の影響によって,ディジタイ
ズされた信号のSN比が低下する現象です
この現象を軽減するためには,A― Dコ ンバータに
ジッタの十分少ないサンプリング・クロックを供給す

る必要があります

当初,FPCAに搭載されたPLLでサンプリング
クロックを生成していましたが,十分なSNヽヒを得る
ことができず,最終的には水品発振器を特注し,水晶
発振器からの出力をサンプリング クロックとして直
接用いるように変更しました

最終回路

● フィルタの段数が異なる2通りの回路を設計 した

図 20に フロントエンドの最終的な回IIIを 2案 ,示
します ディジタル デザイン テクノロジ誌に掲載
した回路は案 Aです パイプライン方式の A― Dコ ン

218

バータの入力は例外なく差動方式が採用されています

ので,今回もトランス T4-1(MCL)に よってフロン
トエンドからの出力信号を差動信号に変換しています

● 今後の課題…受信周波数を可変にするには

紹介した製作例では受信周波数を固定としていて,

フィルタの中心周波数はコイルの可動コアによって

FM放送帯 (76M～ 90 MHz)の 中で設定します
実用的な受信機とする場合にはトラッキング フィ
ルタとして受信周波数に自動的に追従することが必要

です このためフイルタの中′さ周波数の調整は,可変
容量ダイオードによる可変容量を,同調電圧 時によ
って制御する方法で行うことになると思います

4は FPCA内 のROMに用意したテープルを参照し
て,受信周波数をもとにD― Aコ ンバータを用い生成
します 図 21に その回路例を示 します 現状の
FPGAに用意されているマクロ(18kビット)を利用す
るのではあれば,安価な多出力の8～ 10ビ ット分解
能のD― Aコ ンバータを使い,可変容量ダイオードご
との電圧をすべて一つのROMに記憶させる方法も十
分,現実的です.
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ディジタル FMチ ューナ向けアナログ・フロントエンドの製作
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図20 フロントエンドの回路図

● 対応できる入カレベル範囲が広いためAGCは不要
受信機には自動ゲイン調整 (ACC)の 機能がつきも
のですが,こ れまでの検討により,想定するアンテナ
入カレベルの広い範囲で十分ない「比を確保できます

ので,今回はACC回路は思い切って省略しています

けンツスタ技術 2009年 12月 号

アンテナ入カ レベルが大きく変動する車載用の受信機

などではACC回路の設計は重要です
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案B増幅段を1段と
る実 (ルF=17 6dB)

A― tlコンバータ
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ディジタル変換出力
(FPCA基板へ)
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