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内容梗概 
本論文は，センサデバイスの長時間動作および小型軽量化に向けて，低消費電力アナログ

集積回路技術に関する研究内容をまとめたものである． 

第 1章では，研究の背景と目的を明らかにする．次世代のスマート社会では，センサ等に

よってフィジカル空間から得た情報を人工知能（AI）が解析し，これまでになかった新たな

ソリューションをフィジカル空間に提供する．フィジカル空間から得る情報の一例として

生体信号が挙げられ，生体信号取得のためには人間がセンサデバイスを装着する必要があ

るため，バッテリの小型軽量化が課題となる．しかしながら連続動作時間の確保も必要であ

り，バッテリの体積とトレードオフの関係にある．解決策の 1つは，消費電力比率の大きい

主要な集積回路（IC）の低消費電力化を実現することである．さらにもう 1つの解決策とし

て，圧縮センシングシステムの採用によりサンプリングを間引き，通信に伴うデータ量を低

下させることでシステムとして低消費電力化を進めることである．そこで本論文では，セン

サデバイスにおけるシステムの低消費電力化と小型軽量化の実現を目的とし低消費電力ア

ナログ集積回路技術の開拓研究を行う． 

第 2章では，高速な負荷過渡応答が可能な低消費電流 Low Drop Out (LDO)を検討する．

LDOは Power Management IC （PMIC）に搭載される電源回路の一種であり，入力電圧を降

圧することで負荷回路に適切な電圧を供給する役割を担う．ディスクリート LDO は IC と

オフチップキャパシタのみで電力変換機能を実現する汎用的かつ簡易な電源降圧の手段と

して知られている．従来，LDO の応答性能と消費電流にはトレードオフの関係があり，大

きなオーバーシュートやアンダーシュートが発生すると，マイクロプロセッサーのエネル

ギー効率低下や性能劣化，SRAMメモリおよび Flip Flop回路の誤動作を引き起こす課題が

ある．提案する LDOは，出力電圧の交流成分のみに反応して高速に負荷過渡検知信号を生

成する低消費電流検知回路を搭載する．また，誤差増幅器のテール電流源切り替え制御と組

み合わせるにより，電流のスルーレートに対してロバストかつ高速な応答を実現する．チッ

プ試作を行い，性能評価を行うことで，提案回路は小型軽量センサデバイス向けに有用であ

ることを示す． 

第 3章では，特定周波数の Power Supply Rejection Ratio (PSRR)を向上させた低消費電流

LDOを検討する．LDOに期待される特性の 1つに PSRRが挙げられる．PSRRは LDOの

前段に用いられるスイッチングコンバータの出力電圧に重畳するリップルの影響を低減す

る役割を担う．しかし，LDOの消費電流と PSRR帯域にはトレードオフがあり，低消費電

流 LDOでは前述の役割を果たせず，PSRRの低下によって Analog Digital Converterの性能

が劣化する課題がある．提案する LDOは，出力電圧の交流成分のみに反応する低消費電

流補助アンプを通常の制御系と並列に搭載する．特定の周波数のみ補助アンプが制御を担

うことで特定周波数における PSRR向上を実現する．チップ試作を行い，性能評価を行う

ことで，提案回路は小型軽量センサデバイス向けに有用であることを示す． 
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第 4章では，ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシング用の低フリッカノイズか

つ低消費電力な低雑音アンプ（LNA）を検討する．LNAは生体信号センシングにおいて電

極から得た電気信号を低い入力換算ノイズをもって増幅する ICであり，センサデバイス

において非常に重要な役割を担う．LNAのノイズ性能は消費電力とトレードオフの関係が

ありつつ，LNAの総消費電力は電極の数に比例して増加するため課題である．提案するラ

ンダムアンダーサンプリング型圧縮センシングシステムでは，周波数ベースの基底を使用

する場合，フリッカノイズのような周波数依存性が高いノイズは復元精度に大きな影響を

与える．一方で，熱ノイズのような広帯域にわたる低いノイズは復元精度に与える影響が

小さいことが知られている．LNAには抵抗を使用した計装アンプが用いられる場合もある

が，回路構成から消費電力を低減することが難しい．本研究では低消費電力かつ低フリッ

カノイズと相性の良い容量結合計装アンプ型アーキテクチャを使用し低消費電力に特化し

た LNAを実現する．チップ試作，性能評価に加えて，測定結果を使用したランダムアン

ダーサンプリング型圧縮センシングシステムのシミュレーションにより，試作した LNA

のノイズが信号復元精度に与える影響を明らかにすることで試作した回路は小型軽量セン

サデバイス向けに有用であることを示す． 

第 5章では，本研究の成果について総括を行う．第 1章で述べた技術課題と，第 2章か 

ら第 4章で述べた解決策および評価結果を整理し，センサデバイスに向けた低消費電力ア

ナログ集積回路技術を実現できることを述べる． 
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第 1章 序論 

1.1 研究の背景 

1.1.1 センサデバイスが生活に溶け込む超スマート社会 

 近年，テクノロジーの急速な発展に伴い，近未来の社会像は従来の想定から大きく変化し

ている．内閣府によれば人間社会は，古代の狩猟社会に該当する Society1.0から始まり，農

耕社会の Society2.0，産業革命後の工業社会 Society3.0，そして 2024年の現在に相当するイ

ンターネットでつながった情報社会を Society4.0と定義している．今後これに続く新たな社

会のことを Society5.0という概念として提示している[1]．Society5.0のコンセプトは，超ス

マート社会を実現するために，先端技術を活用して経済発展と社会課題の解決を両立する

ことを目指すことである．今後，Society5.0を始めとして世界が目指していくと思われる未

来社会のイメージを図 1.1に示す．既に蓄積されたクラウドの情報を人が入手し分析を行う

Society4.0に対し，Society5.0では図 1.1に示すようにセンサ等によってフィジカル空間から

得た情報を人工知能（AI）が解析し，これまでになかった新たなソリューションをフィジカ

ル空間に提供する．内閣府は「研究開発と Society5.0 との橋渡しプログラム ( BRIDGE ) 」

[2]を推進しており，その中では「生体認証を用いたアクセス制御機能利用製品の耐偽造能

力評価・検証技術に係る研究開発」や「脳情報を活かしたサイバー空間の感性評価技術の社

会実装」のようにセンサデバイスを生体信号や画像認証と共に活用する新たな価値創造が

推進されている[3，4]． 

 

 

図 1.1: 未来社会のイメージ. 

Big Data AI
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上記以外にもセンサデバイスを活用して Society5.0 の実現に相当する取り組みは多岐に渡

り，下記にその一部を示す． 

 

- 地震や大雨などの災害発生時に関連情報の伝達や収集を行う[5] 

- 高齢者の見守りや都市街区の犯罪や事故の低減を実現する [5] 

- AI，ビックデータ，ドローン等のメカトロニクス技術を活用するスマート農業の実現[6] 

- 人間の健康状態をモニタリングし早期診断や予防医療を実現する[7] 

- 交通流を監視し，渋滞の緩和等の交通効率向上を実現する[8] 

 

 上記のような取り組みの上で，諸外国の中でも先進国では人口における高齢化が進むこ

とからセンサデバイスによる課題解決策が考察されている[9]．[9]を参考にして図 1.2 に高

齢化社会に対するセンサデバイスの活用イメージを示す．センサデバイスを介して生体情

報を活動中のみならず睡眠時もセンシングし，ビックデータを元にした遠隔診断や行動傾

向から健康管理に対する推奨行動提示等を使用者に示すことが可能になる． 

 

1.1.2 センサデバイスへの活用技術 

 図 1.2の役割を果たすセンサデバイスを実現するにあたり，人間が装着することを鑑みる

とバッテリの体積と長時間動作のトレードオフが課題となる．図 1.3にウェアラブルデバイ

スの代表例であるイヤホンデバイスの筐体と使用されるバッテリの体積を示す．ここから

分かるようにバッテリが筐体体積の過半数を占めている．図 1.3の製品に限らず，先行研究

においてもセンサデバイスの筐体体積に対しバッテリの体積の割合が高い例が確認されて

いる[10，11]．センサデバイスに複数のセンサや生体信号取得のために複数の電極を搭載し

ようとするとシステムの消費電力の増加を伴うため，動作時間の延長とバッテリのサイズ

低減の実現が非常に重要である．以降では図 1.2 のセンサデバイスを実現するにあたって，

トレードオフである長時間動作と小型軽量化を両立させるために活用すべき技術について

述べる． 

 

 

図 1.2: 高齢化社会に対するセンサデバイスの活用イメージ. 
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図 1.3: イヤホンデバイスの筐体と使用されるバッテリの体積. 

 

1 つ目の活用すべき技術は，Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor（MOSFET）

を用いて製造される集積回路（IC）の一種である，定電圧を出力する Power Management IC 

（PMIC）と生体信号を増幅する低雑音アンプ（LNA）の消費電力削減技術である．センサ

デバイスにおいて通信時以外では PMIC と LNA の消費電力の影響が大きく，それら IC の

消費電力を低減することでセンサデバイスの長時間動作とバッテリ小型化に貢献できる．

以下では PMICと LNAの低消費電力要求，回路特徴と役割について述べる. 

まず，PMICについて述べる．先行研究ではセンサデバイスの一種である脳波計において

スタンバイ状態における PMICの消費電力は全体の約 77%を占めている[11]．これより，長

時間動作のためには低消費電力な PMICが求められることが分かる．図 1.4にセンサデバイ

スにおける電源供給手段と PMIC の役割を示す．電源リソースは市販のワイヤレスイヤホ

ン等に使用されている二次電池のリチウムイオンバッテリを想定する．PMICの入力となる

リチウムイオンバッテリの出力電圧は比較的高い（例：3.7 V[12]）が PMICの後段に接続さ

れる Analog Digital Converter（ADC）や Radio Frequency System On Chip（RFSoC）等のデー

タ処理・通信機能等を持つ ICをバッテリの出力電圧に対して低電圧（例：1.8V or 1.2V）で

動作させる必要がある．図 1.4から分かるように，PMICに代表される電源回路の電源電圧

は放電を伴うバッテリのように経時で変動するため，消費電力でなく自己消費電流によっ

て低消費性能を定義する．図 1.4の場合，PMICとしては電源電圧を低電圧に変換する降圧

回路方式が採用される．PMIC とは多数のチャネルを搭載する多機能なシステム電源 IC に

用いられる呼称である．より詳細な回路特徴を説明するために，以降では PMICに搭載され

る電源回路の種類について述べる．降圧回路方式の PMIC を使用した一般的な電源回路構

成を図 1.5に示す．スイッチングコンバータは電力変換効率では優れているが，MOSFETが

ON と OFF を繰り返すトポロジーであるため出力電圧にはリップルが発生し後段の回路特

性に影響を及ぼす．オフチップ部品の定数変更により大きなインダクタやキャパシタを使

用するか，スイッチング周波数を高周波にすることでリップルの抑制は可能であるが部品

サイズや効率とのトレードオフが存在する． 
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図 1.4: センサデバイスにおける電源供給手段と PMICの役割． 

 

 

図 1.5: 降圧回路方式の PMICを使用した電源回路構成． 

 

そこで後段回路に対する複数の電圧生成とスイッチングコンバータの出力電圧リップル

低減を目的に，スイッチングコンバータの後段に Low Drop Out (LDO)を接続する構成が採

用される[13]．電源に重畳されるノイズは ADC等のミックスドシグナル回路において特性

劣化を引き起こす[14]．表 1.1にスイッチングコンバータと LDOの特徴比較を示す．スイ

ッチングコンバータは高効率な電力変換が可能であるが，出力電圧にノイズが発生する．

一方 LDOは，入出力電位差が大きくなる程に電力変換効率が悪化するが，低ノイズの出力

電圧を生成可能である．上記より，図 1.5 の回路構成ではスイッチングコンバータで高効

率に降圧した電圧を LDOに入力することで LDOの電力変換効率悪化を抑制しつつ， LDO

の低ノイズな電圧を電源回路から出力することが可能である．前述した構成は，高い電力

変換効率と低出力ノイズを実現できることから，幅広いアプリケーションに適していると

言える． 

次に，LNAについて述べる．センサデバイスに搭載される無線通信手段として Bluetooth 

Low Energy（BLE）を想定すると消費電流は通信時に一時的に増加し[15]，システムの消費

電力において RFICが支配的になる[16，17]．通信時を除けば消費電力の大半はセンシング

に寄与する回路で決定する．特にセンシング状態で常時動作している LNA の消費電力は

システムの総消費電力に大きな影響を与える回路の一つである．先行研究において，LNA

の消費電力は Analog Front End（AFE）を含むシステム全体の消費電力に占める割合が大き

い [18 - 20]． 

 

アナログIC，信号処理IC等で
構成され システム

PMIC

高い電圧
(例：3.7V)

低い電圧
(例：1.8V or 1.2V)
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表 1.1: スイッチングコンバータと LDOの特徴比較. 

特徴 スイッチングコンバータ LDO 

電力変換効率 Good Bad 

出力電圧ノイズ Bad Good 

使用するオフチップ 

部品の種類 
Capacitor & Inductor Capacitor only 

 

 

LNA の消費電力を低減することがバッテリの小型化につながることから低消費電力の

AFE ICや RF回路を搭載した AFE ICが開発されているが，それら ICにおいても依然とし

て LNA の消費電力が全体に占める割合が高い [21，22]．センサデバイスに搭載する LNA

のチャネル数は電極の数によって決定するが，研究によってその数は様々である．一例とし

て脳波計では 10 ~ 20の電極を搭載する場合もある[23]．LNAが 20チャネルと多い場合で

もその総消費電力を前述した AFE IC以下とすることを目的に，LNA 1チャネルの消費電力

を 0.5 μW以下とする必要がある[22]．上記に加え，LNAから発生するノイズに関しても考

慮する必要がある．図 1.6に生体信号と LNAの入力換算ノイズ（IRN）の周波数分布イメー

ジを示す．一般的にシリコン半導体においては約 100Hz を境目としてフリッカノイズと熱

ノイズが存在する．LNA の入力換算ノイズにもフリッカノイズと熱ノイズの特性が現れ，

フリッカノイズは低周波になる程ノイズパワーが上昇する一方で，熱ノイズは周波数に対

する相関がなく一定に近くなる[24]．センサデバイスにおいて，LNAは電極を介し数十 μV

以上の微小な生体信号を増幅しADCに入力することで情報をディジタル情報に変換する役

割を担う．図 1.6に示すように筋電位（EMG），眼電位（EOG），脳波（EEG），心電図（ECG）

のような生体信号は種類を問わず非常に微弱であり，LNA のフリッカノイズと周波数帯域

が重複している[25]．そのため LNAの IRN が大きいと，信号増幅の過程で Signal to Noise 

Ratio（SN比）が劣化し生体信号の測定が困難になる．更に，後述するランダムアンダーサ

ンプリング型圧縮センシングにおいて，周波数領域ベースの基底を用いる場合[26]は広帯域

に一定のパワーを持つ熱ノイズよりも周波数に相関のあるフリッカノイズが再構成精度に

影響を与えるため[27]，想定するシステムには低フリッカノイズかつ低消費電力の LNA が

適している． 
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図 1.6: 生体信号と LNAの IRNの周波数分布イメージ． 

 

 

2 つ目の活用すべき技術は圧縮センシングである[28]．圧縮センシングでは測定対象情報

のほとんどがゼロであり特定の要素のみであるベクトル，すなわち「スパース」であること

を利用する．測定対象の情報をスパースであると仮定し，少ないサンプリングを元に測定対

象の情報を復元する．この特徴から圧縮センシングの応用例として測定対象情報がスパー

スかつ測定情報のデータ量を少なくしたいアプリケーションとの相性が良く，画像処理の

分野で多くの活用事例が報告されている．例えば医用画像であるMagnetic Resonance Imaging

（MRI）撮像の解像度向上への活用についてはデータ収集の繰り返し回数を減少させ，撮像

時間の削減および患者の負荷を軽減する[29]．また，天文学における解像度向上への活用に

おいては，測定データ量の削減が望遠鏡の設置コスト削減に貢献している[30]．図 1.2で扱

うセンサデバイスにおいて，測定対象となる生体信号は図 1.6から特定の帯域のみに分布す

ることが知られており，分布帯域以外の成分はほぼ存在しない．この特性は周波数領域で表

現するとスパースであり圧縮センシングの適用が可能である．センサデバイスにおいては，

圧縮センシングの活用により無線通信の低消費電力化が可能である． 

図 1.7に圧縮センシングの活用による無線通信の低消費電力化のイメージを示す．本研究

では圧縮センシングにより無線通信時に図 1.7のようなデータ圧縮を実現する．例えば脳波

計の先行研究においては無線通信を伴う動作中のセンサデバイスの消費電力内訳において，

無線通信の際に発生する消費電力割合が過半分であることが明らかになっており[11]，動作

時間に大きな影響を及ぼすことが知られている． 
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図 1.7: 圧縮センシングの活用による無線通信の低消費電力化のイメージ. 

 

圧縮センシングを活用することで通信に使用するデータ量を圧縮し，一度の通信におけ

るデータ量の低減，または通信頻度の低減により無線通信の低消費電力化が可能である．以

上の理由より圧縮センシングはセンサデバイスのシステムを低消費電力化し，バッテリと

デバイス筐体の小型化を実現するにあたり有効な手段である． 

図 1.8 に本研究で提案するランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングフレームワ

ークの概要を示す．圧縮センシング手法について詳細な原理は第 4章で示すが，ランダムア

ンダーサンプリング系列を元に生体信号のサンプリングをタイミングコントローラで制御

することによりデータ圧縮を行う[31，32]．送信されたデータは受信側で復元アルゴリズム

によって復元される．先行研究では EEG に対して圧縮センシングの復元精度の改善[33]や

圧縮センシングによるシステムの低消費電力化によって Thermoelectric Generator（TEG）に

よる微弱電力を電源リソースとした脳波計システムの実証実験が報告されており生体信号

を扱うセンサデバイスに対する圧縮センシングの適用がより現実的なものになっている

[34]. 

 

図 1.8: 本研究で提案する圧縮センシングフレームワークの概要． 
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1.1.3 システムアーキテクチャと技術課題 

図 1.9 に前節で述べた各技術を活用して提案するセンサデバイスのシステムアーキテク

チャを示す．PMICを用いてバッテリの出力電圧を降圧し，後段回路の電源電圧を生成する．

電源回路の構成は，前節で述べたスイッチングコンバータと LDOの組み合わせを使用する．

電極から得られた生体信号は LNAによって増幅され，ランダムアンダーサンプリング系列

を元にサンプリングタイミングを制御されたADCを使用することで生体信号の圧縮とディ

ジタル信号への変換を行う．ディジタル信号は無線通信によって受信側に送信され，復元ア

ルゴリズムによって生体信号が復元される．図 1.9 のアーキテクチャを実現するために， 

解決すべき技術課題が 3 点ある．表 1.2 に，前節で述べた活用技術と各技術課題の対応を

示す． 

 

 

図 1.9: 提案するセンサデバイスのシステムアーキテクチャ． 

 

表 1.2:  活用技術と各技術課題. 
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第一の課題は，LDOの低消費電流化と負荷過渡応答性能の両立である．LDOの回路内電

流が減少するため，MOSFET のゲートに対する駆動能力低下が発生することで，電圧の遷

移が遅くなり，負荷過渡に対する応答性能が劣化する．負荷過渡応答性能の劣化によって

LDO の出力電圧が後段回路の要求電圧範囲を逸脱した場合，図 1.9 のデータマネージメン

ト回路が誤動作することでシステムが異常状態に陥る課題がある．そこで低消費電流なが

ら負荷過渡応答を改善した LDOを考案する必要がある[35，36]． 

第二の課題は，LDOの低消費電流化と Power Supply Rejection Ratio（PSRR）特性の両立

である．PSRRとは電源電圧変動除去比のことを指し，LDOの電源電圧の変動と出力電圧の

変動比率を比較した際に，出力電圧の変動をどの程度抑制できるかを示す指標である．第一

の技術課題でも述べたように，LDO の回路内電流が減少すると過渡的な応答特性の劣化を

引き起こすが，同様の原理で PSRR の帯域に対しても影響を及ぼす．1.1.2 項で述べたよう

に LDOの前段にはスイッチングコンバータが接続され，LDOの電源にはリップルが重畳す

る．一般的に，低消費電流の LDOは PSRRが低下する帯域が低く，抑制可能な電源ノイズ

の周波数が低下するため，スイッチングコンバータからのリップル電圧を十分抑制できず，

LDO の出力電圧に電圧ノイズが発生する．例えば ADC は電源ノイズによって性能が劣化

することが知られており，センサデバイスがセンシング状態の際に生体信号の SN比が劣化

する課題がある[14]．そこで低消費電流ながらスイッチングコンバータのスイッチング周波

数における PSRRを改善した LDOを考案する必要がある． 

第三の課題は，低フリッカノイズかつ低消費電力な LNAの実現である．前節で述べた

ように生体信号を取得するための電極数が増加した場合，LNA1チャネルあたりの消費電

力を低減させないと，センサデバイスがセンシング状態の際，システムに占める LNAの

消費電力比率が高くなる課題がある．また，無線通信時の消費電力低減のためにランダム

アンダーサンプリング型圧縮センシングシステムの採用を想定しているが，前記システム

においてフリッカノイズは生体信号の復元精度劣化に繋がる課題がある．そのため，低フ

リッカノイズかつ低消費電力に特化した LNAを実現する必要がある． 

 

1.2 研究の目的 

本研究の目的は，センサデバイスの小型軽量化に向けた低消費電力アナログ集積回路技

術を構築することにある．低消費電流 LDOについて，負荷過渡応答性能の向上を実現す

ることで，センサデバイスの長時間動作に貢献しつつ LDOの出力電圧変動起因のシステ

ム異常を回避する．低消費電流 LDOでスイッチングコンバータのスイッチング周波数に

おける PSRR向上を実現することで，センサデバイスの長時間動作に貢献しつつ LDOか

ら電源電圧を供給される ICの性能劣化，例えば ADCの性能劣化を抑制し生体信号の測定

精度向上を可能にする．LNAについて，フリッカノイズ低減および低消費電力化の実現に

より，ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングを活用し無線通信頻度を低下させ
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る．LNAの低消費電力化と無線通信頻度の低下によってシステムの総消費電力を低減し，

センサデバイスの長時間動作の実現に貢献する．以上の技術を構築することでセンサデバ

イスの長時間動作およびバッテリ小型化による軽量化を実現する． 

 

1.3 本論文の構成 

 図 1. 10に本論文の構成を示す. 本論文は以下の章から構成される. 

 

第 2章：高速な負荷過渡応答が可能な低消費電流 LDO 

 本章では，低消費電流 LDO の負荷過渡応答性能向上を検討した．一般的な LDO の回路

構成では消費電流を低下させると小信号解析の観点では負帰還制御の過程で発生する極が

低周波になり，大信号解析の観点ではMOSFETのゲートキャパシタを駆動する電流が小さ

くなることで，負荷変動時の電圧遷移が遅くなる．これにより LDOの負荷変動が発生した

際，動作点の収束までに LDOの出力電圧にアンダーシュートないしオーバーシュートが発

生するためMCU等の演算回路の性能劣化や動作異常を発生させ，システム異常に繋がる課

題があった[35，36]．提案する LDOは Flipped Voltage Follower（FVF）を応用した低消費電

流かつ高速な負荷過渡検知回路を用いることによって低消費電流ながらも優れた負荷過渡

応答性能を実現した． 

 

 

図 1.10: 本論文の構成． 

 

第1章: 序論

小型軽量なセンサデバイスのための活用技術
システムアーキテクチャと技術課題

第2章: 高速な負荷過渡応答が可能な低消費電流LDO

FVF を応用した負荷過渡検知回路による負荷過渡応答性能向上

第3章: 特定周波数のPSRRを向上させた低消費電流LDO

FVF を応用した補助アンプによる特定周波数帯域のPSRR向上

第4章: ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシング用の
低フリッカノイズかつ低消費電力なLNA

CCIAアーキテクチャを使用した低消費電力化
システム環境を想定したIRNが復元精度に与える影響の検証

第5章: 結論
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提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提案回路は電源電圧が 2.2V，出力電圧

が 1.2V，負荷キャパシタ 1μFにおいて Slew Rate（SR）が 1μsの 1μAから 10mAの負荷急

増に対しアンダーシュート電圧は測定値で 100mVであった．一般的な回路構成の LDOと

シミュレーションによる比較を行い，提案回路は約 89%のアンダーシュート電圧改善を実

現した． 

 

第 3章：特定周波数の PSRRを向上させた低消費電流 LDO 

 本章では，低消費電流 LDOの PSRR性能向上を検討した．第 2章に関する説明でも述べ

たように一般的な LDOの回路構成では消費電流を低下させると小信号解析の観点から負帰

還制御で発生する極が低周波になる．これによって PSRR のカットオフ周波数が低周波に

なるため PSRRが低周波から低下する．図 1.5で示したように LDOは PSRRによってスイ

ッチングコンバータの出力電圧に重畳するリップルの影響を低減する役割を担う．しかし，

PSRRが低周波から低下すると前記の役割を果たせず，∆ΣADCにおいてはダイナミックレ

ンジを低下させ測定時 SN比が劣化する課題があった[21]．提案する LDOは FVFを応用し

た低消費電流かつ特定周波数の信号のみを増幅する補助アンプを用いることによってスイ

ッチングコンバータの出力電圧リップルを想定した周波数帯域の PSRR 改善を実現した．

提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提案回路は電源電圧が 2.0V，出力電圧

が 0.938V，0.1μF および 10nF のオフチップキャパシタを用い，負荷電流 1mA の条件下で

15kHz における PSRR は 27.5dB であり一般的な回路構成の LDO と比較して電圧比率にし

て約 8倍の性能を実現した． 

 

第 4章：ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシング用の

低フリッカノイズかつ低消費電力な LNA 

本章では，低フリッカノイズかつ低消費電力で LNAを設計し，設計した回路の IRNがラ

ンダムアンダーサンプリング型圧縮センシングシステムにおける信号の復元精度に与える

影響を検討した．LNA のフリッカノイズ低減は圧縮センシングシステムへの採用を可能に

するが，ノイズの低減とトレードオフの関係にある低消費電力化が課題であった．これに対

し低フリッカノイズかつ低消費電力化と親和性の高い Capacitively-coupled Chopper 

Instrumentation Amplifier (CCIA) アーキテクチャを元にして LNAを設計した．設計した回路

のチップ試作を行い，性能評価を行った．試作した LNAは過去の類似用途向けに設計され

た LNAと比較して最も低消費電力であった．測定した IRNをシミュレーションに利用する

ことで設計した LNA の IRN がランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングシステム

の信号復元精度に与える影響を検証した．測定した IRN を用いたシミュレーション結果と
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MOSFET 起因のノイズがない理想状態のシミュレーション結果を比較した．比較評価には

正規化平均二乗誤差を用い，生体信号の 1 つである EEG100 フレームに対して評価を行っ

た場合，圧縮比 4倍の条件下において非圧縮との差分は 0.008であった．この結果は IRNを

加味した場合でも圧縮有無で復元精度の劣化が抑制されていることを意味する．よって設

計した LNAをランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングシステムに使用した場合で

も信号の圧縮と復元が可能であり，センサデバイスの通信時消費電力低減をのみでなく

LNAの消費電力低減が可能であることを示した． 

 

第 5 章： 結論 

本章では，本研究の成果について総括を行った． 

 

本研究で得られた研究成果を社会実装に繋げるためには，その応用先や事業展開構想を

あらかじめ十分に検討しておく必要がある．新規事業展開について検討した内容を付録に

てまとめる．   
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第 2 章 高速な負荷過渡応答が可能な低消費

電流 LDO 

2.1 はじめに 

LDO は PMIC に搭載される電源回路の一種であり，入力電圧を降圧することで負荷回路

に適切な電圧を供給する役割を担う．センサデバイスにおいては，無線通信や信号処理等の

機能を持つ回路に対して電源電圧を生成するために使用される．個別半導体製品であるデ

ィスクリート LDO は IC とオフチップキャパシタのみで電圧降圧を実現する汎用的かつ簡

易な電源回路である．センサデバイスにおいては BLEを一例とした通信規格が使用される．

無線通信に伴う LDOの負荷電流変動はスリープ状態とアクティブ状態を遷移するため，図

2.1に示すようにデューティサイクルの形状になる[1]．このような負荷電流のインパルス変

化に対して LDOは負帰還制御によって回路内部の動作点を遷移させ，出力電圧を一定に保

つ．LDOの応答性能が悪いと出力電圧，つまり LDOの後段に接続される回路の電源電圧に

オーバーシュートやアンダーシュートが発生する．電源電圧の変動はマイクロプロセッサ

ーのエネルギー効率低下や性能劣化，SRAMメモリおよび Flip Flop回路の誤動作を引き起

こすため抑制すべき問題である[2，3]．1.3節で述べたように，LDOの応答性能と消費電流

にはトレードオフの関係があり，センサデバイスの長時間動作を実現する上で課題となっ

ている．LDO の消費電流に対する具体的なターゲットを決定するにあたり，マイクロプロ

セッサーと類似機能を持つマイクロコントローラユニット(MCU)の消費電流に着目する．

MCU では低消費電力に対する技術が発達しており，スリープモード下で消費電流 1 μA 未

満の製品が量産されている[4]．よって，LDOの目標とする消費電流は 1 μA未満である必要

がある．そこで本章では，消費電流を 1 μA未満に設計しても高速な負荷過渡応答を実現す

る LDOを提案する． 

 

図 2.1: 無線通信に伴う LDOの負荷電流遷移. 
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2.2 従来回路の動作原理と技術課題 

図 2.2 に LDO の基本回路構成を示す．基準電圧源 Vref, 誤差増幅器, 帰還抵抗, そしてパ

ストランジスタMpassで構成する．Coutは安定化用のオフチップキャパシタであり, ディスク

リートの LDOでは位相補償の役割も兼ねて使用される．誤差増幅器は LDOの出力電圧 Vout

を帰還抵抗で分圧し, Vref と一致するように負帰還制御を行う．帰還抵抗に対してヒューズ

トリミングや One Time Programmableメモリを使用することで LDOの出力電圧を変更する

ことが可能であり，任意の出力電圧を生成する[5，6]． 

図 2.3 に先行研究において過渡応答向上を目的として取られたアプローチを示す．図 2.3

（a）のようにハイパスフィルタ（HPF）を介した検知回路によって, 負荷過渡時に LDOの

出力電圧に発生する AC信号成分のみを増幅し，誤差増幅器の電流源を増加させる等の方法

で制御に反映する回路構成が報告されている[7-12]．しかし，検知回路の応答性能を向上さ

せるために高速な電圧増幅回路または電流変換回路を必要とするため，消費電流の増加を

伴う．また，HPF のカットオフ周波数を高周波にするためには抵抗値または容量値を大き

くする必要があるためチップ面積の増加に繋がる．図 2.3（b）のように LDOの誤差増幅器

の出力に独自のバッファ回路を追加する構成や誤差増幅器の回路構成を変更することで負

帰還制御のカットオフ周波数を高くすることで応答性を向上させる回路構成が報告されて

いる[13-16]．しかし，これらも応答帯域の拡張を担保するためには消費電流の増加が必要で

あり，低消費電流 LDOの実現には適さない．図 2.3（c）のようにパストランジスタのゲー

トに直接負帰還をかける回路を加えることで LDOの出力ノードのインピーダンスを低下さ

せることで負帰還制御の帯域を拡張する構成も知られている[17-19]．しかし，これらは入力

電圧が変化した際に動作点の回路設計を見直す必要があるため汎用性が低下する． 

 

図 2.2: 一般的な LDOの回路図. 
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(a) 

 

(b) 

 

(c) 

図 2.3: 過去研究において過渡応答向上を目的として取られたアプローチ. 

（a）HPFを介した検知回路を使用した回路構成. 

（b）誤差増幅器の出力に独自のバッファ回路を追加する構成. 

（c）パストランジスタのゲートに直接負帰還をかける回路を加える構成. 
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従来技術においては図 2.3（b）や図 2.3（c）のように負帰還制御の帯域を拡張するアプロ

ーチが確認されるが，負荷過渡応答性能の改善は小信号解析でなく大信号解析の観点も考

慮する必要がある. 

図 2.4 に負荷過渡応答時に考慮すべき大信号の応答波形の例を示す．LDO に搭載してい

るMOSFETの動作領域が変化しない程小さな動的変動であれば小信号解析で議論すること

ができる. しかし，図 2.1に示したようなインパルス状かつ電流差分が大きな負荷変動の場

合は図 2.4に示すようにパストランジスタMpassや誤差増幅器に使用するMOSFETで動作領

域の変化が発生するため，大信号解析の観点が必要になる[20]．大信号解析の観点から，過

渡応答性能向上のためには LDOの誤差増幅器に使用する定電流源の電流増加が必要である． 

図 2.5にパストランジスタと誤差増幅器の出力に使用される定電流源の関係を示す． 

 

 

図 2.4: 負荷過渡応答時に考慮すべき大信号の応答波形の例． 

 

 

図 2.5: パストランジスタMpassと誤差増幅器の出力に使用される定電流源の関係. 
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誤差増幅器の構成としてMP1とMP2は負荷トランジスタ，MN1とMN2は差動対，テール

電流源 Itailとする．パストランジスタ Mpassは LDOの入力電圧 Vddが変動しても出力電流能

力を担保するための MOSFETであり，LDOに使用される MOSFETでは最もサイズが大き

い場合が多い．よってMpassのゲートとバックゲートに形成される寄生キャパシタ CgbMpassが

大きくなり，Mpass のゲートを駆動する誤差増幅器の出力に使用される電流のシンクおよび

ソース能力，図 2.5の場合はテール電流源 Itailの電流値によって過渡的な電圧変動量が変化

する． 

図 2.5 において負荷急増を想定し，MN1 が遮断して Itailによって CgbMpassの電荷をディス

チャージする場合の遷移時間を式(2.1)に示す．tは遷移時間，VtはMpassのゲート電位の変化

量である． 

 

𝑡 =
( 𝐶gbMpass  × 𝑉𝑡 )

𝐼tail

(2.1) 

 

この関係式から誤差増幅器の出力電流にもなる Itailを増加させることで Mpassのゲート電位

遷移時間 tは短くなり LDOの負荷過渡応答性能が向上する．実際にこの観点から，誤差増

幅器の出力電圧から負荷過渡の検知信号を生成し，検知信号を元に誤差増幅器の定電流源

を増加させる回路構成が報告されている[21]．しかし消費電流 1 μA 以下を目指すような低

消費電流 LDO においては図 2.5 における Itailが小さいため誤差増幅器の出力電圧の遷移が

遅いことで検知信号の生成が遅れるため，特許[21]は有効な回路構成とは言えない．センサ

デバイスへの LDO実装を想定すると図 2.1で示すようなインパルス状かつ電流差分が大き

な負荷変動に対応しつつ，かつ低消費電流な LDOの実現が課題である[1]．次節に示す提案

する LDOは，FVFを応用した低消費電流かつ高帯域の応答性能を持つ負荷過渡検知回路と

既知技術である誤差増幅器のテール電流源を増加させる制御を組み合わせることで低消費

電流ながら負荷過渡応答性能を向上させている[21，22]． 

 

2.3 提案する高速な負荷過渡応答が可能な低消費電流 LDO 

2.3.1 回路構成 

前節で述べた技術課題を踏まえ, 消費電流を 1 μA未満に設計しても高速な負荷過渡応答

を実現する LDOを提案する. 図 2.6に提案する LDOの回路図を示す. 提案回路はパストラ

ンジスタ Mpass，基準電圧源 Vref，位相補償素子 Ccおよび Rc，帰還抵抗 Rf1および Rf2, 負荷

過渡検知回路である FVF-based load transient enhanced circuit（FBLC）, インバータ, そして

負荷過渡検知信号を元にテール電流源を切り替える機能を持つ誤差増幅器で構成する.  



２２ 

 

 

図 2.6: 提案する LDOの回路図. 

 

誤差増幅器は図 2.4 に示す 5 つのトランジスタで構成する回路構成を元にしており差動

対には NチャネルMOSFETを使用し，テール電流源を ItailAと ItailBで構成する．テール電流

源 ItailAは電流値が小さく定常的に接続されている．テール電流源 ItailBは電流値が ItailAに対

して大きく負荷過渡検知信号が発生した際のみ接続される．前節の低消費電流 LDOにおい

て誤差増幅器の出力電圧の遷移時間が長くなるという技術課題に対し，図 2.7に解決策を示

す． 

図 2.7（a）に FBLC による低消費電流かつ応答帯域の高い負荷過渡検知回路の実現を示

す．詳細は次項で説明するが，10 nA以下の消費電流でありながら 10 kHz以上の周波数帯

域にゲインを有する FVF フィルタと増幅回路によってインバータの反転閾値を跨ぐ電圧変

動を発生させる．これによって LDOの出力電圧に発生する電圧変動の交流成分のみを高速

で増幅し負荷過渡検知信号を生成する．図 2.7（b）にパストランジスタのゲート電位遷移高

速化を目的とした誤差増幅器のテール電流源切替回路を示す．前節で述べたように LDOの

負荷過渡性能を向上させるにはパストランジスタを駆動する誤差増幅器のテール電流源の

増加が有効である．図 2.7（a）で生成された負荷過渡検知信号を元に誤差増幅器のテール電

流源 ItailB を有効にすることでパストランジスタのゲート電位遷移を高速に行う．負荷過渡

において FBLC の出力電圧にチャタリングが発生し，誤差増幅器のテール電流源切り替え

が安定しない懸念があるため，図 2.7（b）にキャパシタ C1と定電流源 IdisによってMN1が

OFFする際のドレイン電流変化を緩やかにしている．FBLCの検知信号がなくなりMN1が

OFFする場合において，MN1に流れるドレイン電流を緩やかに減少させることで誤差増幅

器の MOSFET の動作点が急峻に変化して LDO の出力電圧に大きな歪みが発生するのを抑

制している. 
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（a） 

 

(b) 

図 2.7: 技術課題に対する解決策. 

（a）FBLCによる低消費電流かつ応答帯域の高い負荷過渡検知回路の実現. 

（b）誤差増幅器のテール電流源切替回路. 

 

2.3.2 FVFフィルタ 

前項で提案した LDOに搭載する FBLCの回路構成を図 2.7（a）に示した．FBLCは FVF

フィルタと増幅回路で構成する．FVF フィルタは，一般的にミックスドシグナル回路の分

野で使用される FVFを元にして構成する．FVFは出力ノードのインピーダンスが低い，低

LDOの
出力端子
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Vbiasp
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消費電流，低電圧動作の特徴を有する[23]．FVFとボルテージフォロアの回路図および出力

インピーダンスを表 2.1，式（2.2）と式（2.3）に示す．式（2.2）から算出されるボルテージ

フォロアの Output端子の出力インピーダンスに対し，式（2.3）から算出される FVFの Output

端子の出力インピーダンスは非常に小さい．gmMN1，gmMN2はそれぞれのMOSFETのトラン

スコンダクタンス，roIbiasは定電流源の出力抵抗，そして roMN1は MN1の出力抵抗を意味す

る．FVF は出力ノードからの負帰還によって出力インピーダンスの低下を実現する．具体

的な値を用いて FVFとボルテージフォロアの出力インピーダンスの差分を計算する．式（2.2）

および式（2.3）についてMOSFETの Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis（SPICE）

情報を入力して計算を行う[23]．計算を簡略化するため gmは全て 150μA/Vを使用し，roは

全て 5MΩ を使用して計算した．式（2.2）を元にした計算結果を式（2.4），式（2.3）を元に

した計算結果を式（2.5）に示す． 

 

𝑟o =
1

𝑔𝑚MN1
||𝑟o𝐼bias = 6657 Ω (2.4) 

 

𝑟o =
1

𝑔𝑚MN1𝑔𝑚MN2𝑟oMN1
= 8.889 Ω (2.5) 

 

表 2.1: ボルテージフォロアと FVFの回路図および出力インピーダンス. 

回路構成 回路図 出力インピーダンス 

ボルテージフォロア 

 

 

𝑟o =
1

𝑔𝑚MN1
||𝑟o𝐼bias (2.2) 

 

FVF 

 

 

𝑟o =
1

𝑔𝑚MN1𝑔𝑚MN2𝑟oMN1

(2.3) 

 

Vdd

Input
MN1

Output

Vdd

Input
MN1

MN2

Output
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式（2.4）はボルテージフォロアの出力インピーダンス，式（2.5）FVFの出力インピーダ

ンスの計算結果である．計算結果から FVFはボルテージフォロアと比較して約 750倍程度

低出力インピーダンスを実現可能だと分かる．FVFフィルタでは FVFの特徴の 1つである

この低出力インピーダンスを活用する． 

図 2.8に FVFフィルタの回路図を示す．表 2.1においては低インピーダンスであった出力

ノードに対しカップリングキャパシタ Ccap を接続し，交流信号を入力する入力端子として

使用している．図 2.8 では低インピーダンスである FVF で言うところの出力ノードの電位

が変動することで，その変動を抑制するように MN1を介して負帰還制御が行われる．FVF

フィルタの特徴は前記負帰還制御の際に発生する電圧を出力電圧として使用している点で

ある．負帰還制御は MP1 の出力抵抗を負荷抵抗とした MN2 のゲート電圧を制御すること

で実現するため，FVF フィルタの出力ノードには増幅された信号が発生する．Cloadは FVF

フィルタに接続される後段回路の入力容量を意図して図示している． 

以降はシミュレーションと小信号等価回路解析によって FVF フィルタの特性を説明する．

設計には 0.6 μm CMOSプロセスを用いた．表 2.2に FVFフィルタのシミュレーション条件

と DCシミュレーション結果，図 2.9に ACシミュレーションによる FVFフィルタの入力端

子の電圧変動に対する出力端子の電圧変動の特性を示す．図 2.9（a）に表 2.2の条件下での

ACシミュレーション結果を示す．図 2.9（a）から分かるように FVFフィルタはバンドパス

フィルタ（BPF）と増幅器の特性を併せ持ち，特定周波数帯域の信号を増幅する特性を有す

る．FVFフィルタが信号増幅をする周波数帯域は Ccapの値によって変化する．図 2.9（b）に

図 2.9（a）の条件から Ccapの値を掃引した場合の ACシミュレーション結果を示す．図 2.9

（b）から分かるように Ccapの値を大きくすることで信号増幅が可能な周波数帯域が低域側

に拡張している． 

 

 

 

 

図 2.8: FVFフィルタの回路図. 
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表 2.2: FVFフィルタのシミュレーション条件と DCシミュレーション結果. 

印可条件, 測定項目 定数, DCシミュレーション結果 

Vdd 2.2 V 

Ccap 1 pF 

Cload 5 pF 

消費電流 5 nA 

 

  

 (a)Copyright©2020 IEICE 

  

(b)Copyright©2020 IEICE 

図 2.9: FVFフィルタに対する ACシミュレーション条件とシミュレーション結果. 

(a) 表 2.2の条件下での ACシミュレーション結果. 

 (b)Ccapの値を掃引した場合の ACシミュレーション結果 
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図 2.10に図 2.8を元にした FVFフィルタの小信号等価回路を示す．gmMN1と gmMN2はそ

れぞれ MN1 および MN2 のトランスコンダクタンスである．roMN1, roMN2, roMP1はそれぞれ

MN1, MN2およびMP1の出力抵抗である. 説明のため Ccapの両端ノードをそれぞれノード

A, ノード B, FVF フィルタの出力端子ノードをノード C とする. ゲインのピーク周波数 fg

は式（2.6）で表すことができる[22].  

 

𝑓𝑔 =
1

2𝜋𝑍Y𝐶cap

(2.6) 

  

式（2.6）に使用される ZYは図 2.10 内ノード B のインピーダンスである. 式（2.6）より

FVFフィルタのカットオフ周波数は HPFのカットオフ周波数と同様に計算できることが分

かる．式（2.6）の ZYは式（2.7）で表すことができ[22]，これは図 2.10内ノード B，FVFで

言うところの出力インピーダンスと Ccapの合成インピーダンスで決まることが分かる． 

 

𝑍Y =
1

𝑔𝑚MN1𝑔𝑚MN2𝑟oMN1
||

1

𝜔𝐶load

(2.7) 

 

図2.10のノードBを入力，ノードCを出力とした場合の出力インピーダンスZOは式（2.8）

で表すことができる[22]． 

 

𝑍O =
1

𝑟oMP1||𝑔𝑚MN1𝑟oMN1
1

𝑔𝑚MN2

(2.8)
 

 

 

 

図 2.10: FVFフィルタの小信号等価回路. 
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図 2.10でノード Bを入力，ノード Cを出力とした場合の DCゲイン GDCは式(2.9)で表す

ことができる[22]． 

 

𝐺DC = 𝑔𝑚MN1 (𝑟𝑜MP1||𝑔𝑚MP1𝑟𝑜MN1

1

𝑔𝑚MN2
) (2.9) 

 

GDCからのカットオフ周波数 fpは ZOを用いて式(2.10)で表すことができる[22]． 

 

𝑓𝑝 =
1

2𝜋𝑍O𝐶load

(2.10) 

 

図 2.11に FVFフィルタの特徴を理解する上で有効な式（2.6），（2.9），（2.10）の関係性を

図示したボード線図を示す．図 2.11より図 2.9（b）で示された Ccapの値が大きい場合は FVF

フィルタのゲインを持つ周波数帯域を拡張できることが理解できる．また，ゲインの上限は

GDCで決まっており，Ccapの値を大きくしてもゲインのピーク値が頭打ちになることが分か

る．次項では本項で説明した FVFフィルタを使用した FBLCの回路動作について述べる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.11: 式（2.6），（2.9），（2.10）の関係性. 
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2.3.3 低消費電流な負荷過渡検知回路 FBLCの回路動作 

FBLC は図 2.7 で示したように FVF フィルタに増幅回路を接続した回路である．図 2.12

に FBLC に使用する増幅回路の回路図と定常時の動作点設計方法を示す．増幅回路の入力

電圧は Pチャネル MOSFETである MP3 のゲートに接続されている．動作点の設計は MP3

のゲート電圧（Input端子電圧）を起点にして，Vth(しきい値電圧)である VthMP3と Nチャネ

ルMOSFETであるMN3のゲート電圧である VbiascasおよびMN3の Vth(しきい値電圧)である

VthMN3を用いて式（2.11）を満たすように設計する必要がある． 

 

𝑉𝑔𝑀𝑃3 + |𝑉𝑡ℎ𝑀𝑃3| > 𝑉𝑏𝑖𝑎𝑠𝑐𝑎𝑠 − |𝑉𝑡ℎ𝑀𝑁3| (2.11) 

 

以降は LDO の負荷過渡時における増幅回路の動作を説明する．LDO の負荷が急増し，

LDOの出力電圧にアンダーシュートが発生する場合，図 2.7（a）に示すように FVFフィル

タにはアンダーシュートの交流成分が入力され，FVF フィルタの出力にも過渡的にアンダ

ーシュートが発生する．上記における増幅回路の動作点遷移を図 2.13に示す．FVFフィル

タの出力は増幅回路の MP3 のゲート電圧を低下させることで式（2.11）の不等号の関係が

逆転し，MP3およびMN3に流れる電流が増加する．式（2.12）に反転信号の生成条件を示

す． 

 

𝐼sink > 𝐼source (2.12) 

 

 

 

 

図 2.12: FBLCに使用する増幅回路の回路図と定常時の動作点設計方法. 
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図 2.13: LDOの出力にアンダーシュートが発生した際の増幅回路の動作点遷移. 

 

式（2.12）ではMP3およびMN3のドレイン電流が Isink，MP2から生成される低電流が Isource

である．式（2.12）が成り立つと増幅回路の出力電圧が低下し反転信号が生成される．FBLC

の出力はインバータを介してバッファリングされ増幅回路のテール電流源を切り替える. 

以降は FVFフィルタと増幅回路を組み合わせた FBLCの ACシミュレーションを行い，

その特性について述べる．シミュレーションに使用するバイアス生成回路込みの FBLC の

回路図を図 2.14に示す． 

 

 

図 2.14: バイアス生成回路込みの FBLC. 
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印可条件と DCシミュレーションの結果を表 2.3に示す．バイアス生成回路込みのブロッ

クでも消費電流を 50 nAに抑えられている．図 2.15に ACシミュレーションで FBLCの入

力端子の電圧変動に対する出力端子の電圧変動の特性を確認した結果を示す．増幅回路は

定常時に MOSFETが遮断領域となるように設計されているため，図 2.9（a）の結果に対し

ゲインを減衰させた特性となっている． 

図 2.7（a）から分かるように，提案回路は LDOの出力電圧アンダーシュートを検知する

回路である．図 2.16のように回路を変更すれば，LDOの出力電圧オーバーシュートを検知

することが可能である．また，負荷急減に伴うオーバーシュートに対しては既存技術を採用

することで有効な対策が可能である．例えば適応バイアス技術（Adaptive bias technique）[24]

は LDOの負荷電流に対して誤差増幅器のテール電流含む定電流源の電流値を増加させ，負

荷電流が減少すれば誤差増幅器の消費電流を減少させる．負荷急減は負荷電流が大きい状

態から小さくなる状態への遷移であることを考慮すると，適応バイアス技術を搭載した

LDO は負荷急減の際に誤差増幅器のテール電流が増加した状態から応答し始めるため応答

速度が速く，容易にオーバーシュートを抑制することが可能である． 

 

 

 

表 2.3:FBLCの ACシミュレーション条件と DCシミュレーション結果. 

印可条件, 測定項目 定数, DCシミュレーション結果 

Vdd 2.2 V 

Ccap 1 pF 

消費電流 50 nA 

 

  

図 2.15: FBLCの ACシミュレーション結果. Copyright©2020 IEICE 
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図 2.16: LDOの出力にオーバーシュートを検知するよう回路変更した FBLC. 

 

2.4 提案する LDOのシミュレーション評価 

0.6 μm CMOSプロセスを用いて提案する LDOを設計し，シミュレーションによる性能評

価を行った．最大 Ilaodは 100 mAを想定したパストランジスタを使用した．提案回路の優位

性を示すにあたり，類似の電気的特性を持つディスクリート LDOの先行研究を調査したが，

負荷過渡の印可条件や受動部品の定数が大きく乖離しているため，性能比較が困難であっ

た．そこで，提案する LDOとの特性比較を行うため，図 2.2 で示す一般的な回路構成を参

照 LDOとして用いた．提案 LDOと参照 LDOの Itail設計値を表 2.4に示す．図 2.1における

誤差増幅器のテール電流である Itailを変更した LDO Aから LDO Dの 4つを比較に用いた． 

LDO Aから LDO Dは提案 LDOに対して，誤差増幅器，パストランジスタ，帰還抵抗およ

び位相補償素子の定数変更は行っていない．小信号の観点でユニティゲイン周波数の差分

を確認するために ACシミュレーションを実施する．ACシミュレーションに使用する定数

および印可条件を表 2.5に示す．図 2.17に LDOの ACシミュレーションを行う際の回路接

続を示す． 

 

表 2.4: 提案 LDOと参照 LDOの Itail設計値. 

LDOの名前 Itail （nA） 

提案 LDO（ItailA） 6× 101 

提案 LDO（ItailB） 2.8× 104 

LDO A 6× 101 

LDO B 6× 102 

LDO C 6× 103 

LDO D 6× 104 

MP1

Vbiasp

MP2

MN1Vbiasn

LDOの
出力端子

Ccap

Vdd

Vbiascas

MP3

MN2

MN3Vbiasn

負荷過渡検知 号



３３ 

 

表 2.5: ACシミュレーションに使用する定数および印可条件. 

定数 定数 

Vdd 2.2 V 

VOUT 1.2 V 

Ccap 1 pF 

COUT 1 μF 

Ilaod 10 mA 

 

 

図 2.17: LDOの ACシミュレーションを行う際の回路接続. 

 

 

帰還抵抗と誤差増幅器間を AC的に切断し，入力する小信号と帰還後の信号からゲイン波

形と位相波形を算出する．図 2.18に図 2.17のシミュレーション結果と図 2.15のシミュレー

ション結果を合わせた図を示す．提案 LDOにおいて，FBLCは過渡的な大信号が発生しな

いと動作しないため，ACシミュレーションでは ItailBが無効になっており ItailAのみが接続さ

れている状態である．よって LDO A と同じ波形になっていることが分かる．提案 LDO の

内部電位を固定することで ItailB が有効になった場合の特性も示している．誤差増幅器のテ

ール電流が増加している状態であるため，ユニティゲイン周波数がテール電流源の設計値

が近い LDO Dに概ね近くなっていることが分かる．また，LDO Bから LDO Dは Itail増加に

伴いユニティゲイン周波数が徐々に高くなっていることが分かる．前節で示した ACシミュ

レーション結果である図 2.18内の FBLCのゲイン波形に着目すると，FBLCのゲインは 40 

kHz付近にピークがあり，Itail = 600 nAの LDO Bよりも高い周波数帯域の信号に対して応答

できることが分かる．表 2.3で示した結果であるが，バイアス生成回路込みの FBLCの消費

電流は 50 nAであるにも関わらず，その応答周波数は消費電流が 600 nA以上の LDO Bよ

りも高周波であるため，提案 LDOは低消費電流かつ高速な応答が実現可能になる． 
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DC feed
DC block
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図 2.18: 図 2.17のシミュレーション結果と図 2.15のシミュレーション結果. 
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表 2.6 に図 2.18 で示した波形のユニティゲイン周波数と位相余裕を示す．前述したよう

に LDO Aから LDO Dでは Itail増加に伴いユニティゲイン周波数が徐々に高くなる．各 LDO

において位相補償素子の変更を行っていないため，位相余裕は Itailの増加によって低下して

いることが分かる．しかし，明確に不安定な LDOはないことが分かる． 

図 2.19に提案 LDOおよび LDO Aから LDODにおける負荷急増の過渡シミュレーション

結果を示す．使用した各定数は Ilaodを除いて表 2.5と同じである．Iloadは 1 μAから 10 mA， 

SRは 1 μsで遷移させた．提案回路の負荷過渡に対するパフォーマンスが非常に優れており，

アンダーシュートが大幅に低減していることが分かる． 
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表 2.6: 図 2.18で示した波形のユニティゲイン周波数と位相余裕. 

LDOの名前 ユニティゲイン周波数（kHz） 位相余裕（degree） 

提案 LDO（ItailB無効） 2.6 84 

提案 LDO（ItailB有効） 83 16 

LDO A 2.6 84 

LDO B 16 37 

LDO C 49 19 

LDO D 110 13 

 

  

図 2.19: 負荷急増の過渡シミュレーション結果. Copyright©2020 IEICE 

 

図 2.20 (改変)[22]に図 2.19における各 LDOのアンダーシュート電圧値と定常状態におけ

る誤差増幅器のテール電流の関係を示す．図 2.20 に図 2.19 から提案 LDOは定常時におい

て誤差増幅器のテール電流は小さく，かつ負荷急増時のアンダーシュート量は 70 mVであ

り，LDO Aから LDO Cに対して優れていることが分かる．図 2.20 (改変)[22]より提案 LDO

と LDO Aは定常時において誤差増幅器のテール電流は同じであるがアンダーシュート電圧

は約 89 %改善している．表 2.7に図 2.19のアンダーシュート電圧と収束時間を示す．収束

時間は負荷急増発生時から出力電圧が定常時の±3 %に収まる時間を測定した．表 2.7からア

ンダーシュート電圧が小さい LDOであれば収束時間も短くなっていることが分かる．提案

する LDOの収束時間は 25 μsであり，これは定常時において誤差増幅器のテール電流は同

じである LDO Aに対して約 94 %改善している． 
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図 2.20: 図 2.19における各 LDOのアンダーシュート電圧と 

定常状態における誤差増幅器のテール電流の関係．（改変）[22] 

 

表 2.7:図 2.19のアンダーシュート電圧と収束時間. 

LDOの名前 アンダーシュート電圧(mV) 収束時間(μs) 

提案 LDO 70 25 

LDO A 630 430 

LDO B 260 80 

LDO C 90 35 

LDO D 45 5 

 

図 2.21に負荷急増時の FBLCの内部ノード波形を示す．負荷過渡発生時に FBLCの出力

電圧が変動することでテール電流値が増加していることが分かる．FBLCが負荷過渡を検知

することでアンダーシュートを改善するが，LDOの出力電圧の変動が収束すると FBLCの

出力電圧が定常時の状態に戻り，誤差増幅器のテール電流が減少することで LDOは低消費

電流の状態に戻る．表 2.6から提案回路において FBLCが動作し，ItailBが有効になった場合

は位相余裕が減少するものの，ミュレーション結果の波形からも発振なく安定しているこ

とが分かる． 
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図 2.21: 負荷急増時の FBLCの内部ノード波形. Copyright©2020 IEICE 

 

センサデバイスで想定するデューティサイクル形状の通信においてスリープ状態はアク

ティブ状態に対してはるかに長く，図 2.21で見られる一時的な LDOの消費電流の増加はバ

ッテリの寿命に影響を与えない．図 2.22に提案 LDOに対し負荷急増時の SR条件を掃引し

た過渡シミュレーション結果を示す．SRの条件は 1，10，100 μs,と掃引しており,その他の

シミュレーションに使用した定数と印可条件は図 2.19 のシミュレーションを実施した際と

同じである．通常，負荷電流の SRが急峻である程，COUTからのディスチャージ電流の寄与

が大きいため，アンダーシュート電圧が大きくなる傾向になる．図 2.22 から，最も急峻な

SR = 1 μsの条件下でアンダーシュート電圧が最も大きく，SRが緩やかになるとアンダーシ

ュート電圧が小さくなっており一般的な傾向と同傾向であることが分かる．図 2.22 の結果

から SRとアンダーシュートの相関が逆転することはなく，ロバストな応答性能を実現でき

ていることが分かる． 
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図 2.22: 負荷急増時の SR条件を変更した過渡シミュレーション結果. 
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2.5 提案する LDOの測定評価 

0.6 μm CMOSプロセスを用いて提案回路のチップ試作を行った．図 2.23に試作チップの

顕微鏡写真を示す．回路面積は 0.583 mm2であった．測定に使用する定数，使用部品および

試作チップの静特性を表 2.8に示す．試作チップの測定によって，提案回路の性能を評価し

た．無負荷時の試作チップの消費電流は 204 nAであり，非常に低消費電流かつ目標として

設定した消費電流 1 μA未満を達成した. 

 

 

 

 

 

 

図 2.23: 試作チップの顕微鏡写真. Copyright©2020 IEICE 
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表 2.8: 測定に使用する定数, 使用部品および試作チップの静特性. 

端子条件, 部品および 

試作チップの静特性 
定数, 部品名, 測定結果 

Vdd 2.2 V 

VOUT 1.2 V 

COUT GRM155R61A105KE15 (1 μF) 

無負荷時の消費電流 204 nA 

 

図 2.24に負荷急増時の測定結果を示す．図 2.24（a）に SR = 1 μs，Iload = 1 μAから 10 mA

の測定結果を示す．試作チップのアンダーシュート電圧は 100 mV であり，収束時間は 28 

μsである．収束時間はシミュレーション評価と同様に負荷変動開始から LDOの出力電圧が

定常状態の±3 %以内に収束するまでの時間を測定した．アンダーシュート電圧の許容範囲

は電源を供給する製品やシステムの要件によるが，一例として±20 %という記載が存在する

[26]．100 mVのアンダーシュート電圧は出力電圧に対して約 8.3 %の変動であり，前述した

水準に対して充分な実力であることが分かる．図 2.24（b）に SR = 1 μs，Iload = 100 μAから

10 mAの測定結果を示す．試作チップのアンダーシュート電圧は 75 mVであり，収束時間

は 26 μsである．図 2.24（a）と図 2.24（b）の結果を比較することで，負荷電流の遷移幅が

小さな方が LDOのアンダーシュートは小さくなる傾向にある．これは図 2.4で示した LDO

のパストランジスタのゲート電圧の遷移幅が小さいと応答時間が短くなるためである．図

2.24（a）と図 2.19 は同条件の負荷過渡評価であるが測定評価のアンダーシュート量が 30 

mV，収束時間が 3 μs劣化した．この差分の原因はシリコンチップ状の基板とメタル配線間

に発生する寄生容量であった．また，図 2.24における LDOの出力電圧の小さなノイズは測

定環境に起因するものであり，LDOから発生したものではない． 

 

2.6 まとめ 

本章では，高速な負荷過渡応答が可能な低消費電流 LDOを提案した．提案回路は一般的

な回路構成の LDOに FBLCおよび誤差増幅器のテール電流源切り替え技術を組み合わせて

実現した．FBLC は FVF を応用した負荷過渡検知回路であり，BPF と増幅器の特徴を併せ

持つ FVFフィルタと増幅回路で構成した．シミュレーションによって FBLCは消費電流 50 

nA でありながらもゲインがピークとなる周波数は 40 kHz 程度であることが明らかになっ

た．FBLCで LDOの出力電圧ノードの電圧変動検知信号を生成し，検知信号を元に誤差増

幅器のテール電流源切り替え制御を行うことにより，シミュレーション評価において一般

的な回路構成の LDO に対し，アンダーシュート電圧を約 89 %の改善を実現した．0.6 μm 

CMOSプロセスを用いて提案 LDOのチップ試作を行い，測定評価を行った．測定評価より

試作チップの無負荷時の消費電流は 204 nAであり，目標として設定した消費電流 1μA未満
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を達成した．試作チップは非常に低消費電流ながらも SR = 1 μs，Iload = 1 μAから 10 mAの

負荷急増においてアンダーシュート電圧は 100 mV，収束時間は 28 μsであり参考文献[26]の

基準である±20 %に対して十分なマージンがある．以上の結果より，提案する LDO はセン

サデバイスの長時間動作とバッテリ小型化のトレードオフに対して貢献できることを示し

た. 

 

 

(a) Copyright©2020 IEICE 

 

 

(b) Copyright©2020 IEICE 

図 2.24: 負荷急増評価の測定波形.  

(a) Iload =10 μAから 10 mA. 

 (b) Iload =100 μAから 10 mA. 
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第 3 章 特定周波数の PSRR を向上させた

低消費電流 LDO 

3.1 はじめに 

センサデバイスのような軽量化が求められるデバイスにおいては筐体が小型であること

から発熱を伴うような電力は扱わない．この背景からウェアラブルデバイスでは熱源の分

散ではなく設計簡易性を重視する観点から，ディスクリート半導体の中でも単一の半導体

基板に電子回路を形成した集積回路であるモノリシックな ICが使用される．モノリシック

IC構造である電源回路として，前章で紹介した LDOの他にもスイッチングコンバータやス

イッチトキャパシタ型コンバータが知られている．しかしながらこれらの IC は LDO に対

して電力変換効率は優れているものの，MOSFET をスイッチとして使用し周期的にスイッ

チングを行って電力変換を行うため，出力電圧にリップルやインパルス状のノイズが発生

する．その半面，LDOはアナログ回路による連続的な制御で電力変換を行うため，LDOの

出力電圧ノイズはスイッチングコンバータやスイッチトキャパシタと比較して非常に小さ

くなる．以上の背景から LDOに期待される特性の 1つに PSRRが挙げられる．この特徴か

ら LDOはノイズに敏感なアナログ，RF，ミックスドシグナル，PLLの駆動などに使用され

る[1-6]．しかし，一般的に LDO の PSRR 帯域と消費電流にはトレードオフの関係があり，

センサデバイスの長時間動作に対して課題がある．そこで本章では，センサデバイスにおけ

る LDOの動作状況を鑑みて特定周波数の PSRRを改善した低消費電流 LDOを提案する． 

 

3.2 従来回路の動作原理と技術課題 

LDO の低ノイズ性能の指標となる出力ノイズと PSRR について説明する．図 3.1 に出力

ノイズと PSRRの説明図示す．図 3.1（a）に示す出力ノイズは LDOそのものから発生する

ノイズを意味する．シリコンから組成される MOSFETや抵抗はフリッカノイズや熱ノイズ

を発生させ，基準電圧源 Vrefの出力に重畳することに加え，誤差増幅器の入力換算ノイズや

シリコン抵抗で発生するノイズが抵抗分圧を伴う負帰還制御によって増幅され，出力電圧

に発生したものが出力ノイズである．一方で図 3.1（b）に示す PSRRは LDOに印可される

電源に重畳されたノイズが LDOの出力電圧でどれだけ除去されるかという指標であり，一

般的に式（3.1）で示される． 

 

PSRR = 20 log(
Δ𝑉dd

Δ𝑉OUT

) (3.1) 
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(a) 

 

(b) 

図 3.1: 出力ノイズと PSRR. 

(a)出力ノイズのイメージ. (b)PSRR のイメージ. 

 

ここでΔVdd は LDO の電源に重畳されるノイズであり，ΔVout は LDO の出力に現れるノ

イズを意味する．従来回路は図 3.1 に示す構成であり，今回ターゲットにするディスクリー

トの LDO は図 3.1 のようにオフチップキャパシタ Coutを使用し，推奨値としては 0.1 μF

から 22 μF を記載している製品が多く見られる[7-9]．Cout の値は一般的に LDO の PSRR

特性に影響を与える．以降では PSRR についてより詳細な傾向述べる．LDO の PSRRにお

いて，特徴的な領域を図 3.2 に示す．図 3.2 の I.は低周波帯域であり，誤差増幅器とパスト

ランジスタによって決まる DC ゲインと Vrefの DC 特性に依存する．また，図 3.2 の II.は

負帰還制御に関わる回路の開ループ特性によって決定する[10] ． 

Mpass

Vout

Reference

Noise

Cout

Vdd

負荷回路

Vref

Error Amp

Noise

Resistor

Noise

Mpass

Vout

Vref

Cout

Vdd

負荷回路

 Vdd

 Vout
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図 3.2: LDOの PSRR で特徴的な領域. 

 

これは開ループ特性のユニティゲイン周波数まで負帰還制御の特性が PSRR 特性に影響を

与えることを意味する．図 3.2の領域 III．は LDO内の Vrefの特性によって LDOの PSRRが

変化する領域である[11]．図 3.2の領域 IV．のように Coutの部品としての特性が PSRRに影

響を与える印可条件も存在する．LDO の出力インピーダンス，Cout の実効容量値および

Equivalent Series Resistance（ESR）によって構成されるフィルタ特性によって PSRRの波形

が変化する．ディスクリート LDOの出力キャパシタとしてはMultilayer Ceramic Capacitors

を推奨される場合が多く ESRの影響が小さいため，負荷電流が存在するような LDOの出力

インピーダンスが低くなる場合，図 3.2のように領域 IVは最も高周波帯域に位置する場合

が多い． 

PSRRに着目する目的の 1つとして，前段に接続されている電源回路の出力電圧に重畳さ

れる定常的なノイズを低減することが挙げられる．例えばシステムの電源回路を構成する

にあたり，第 1章で述べたように効率と低ノイズ特性を両立するために LDOとスイッチン

グコンバータが直列接続して使用されるが，スイッチングコンバータの出力電圧リップル

は LDOの PSRR特性を利用することで低減できる．スイッチングコンバータは Pulse Width 

Modulation ( PWM ) 制御，Pulse Frequency Modulation ( PFM ) 制御，そしてバースト制御等

様々な制御が適用され，負荷状態に応じて 10 kHzから 2 MHz程度までスイッチング周波数

が変化する[12]．軽負荷条件においてはスイッチング周波数とスイッチングコンバータの出

力電圧リップルに含まれる基本波の周波数は同じであり，LDO がノイズ低減特性を期待さ

れる場合，上記スイッチング周波数が少なくとも図 3.2の領域 II.となるような LDOの採用

が検討される．しかし，前述したように PSRRの周波数特性は LDOの開ループ特性に影響

を受ける．LDO を低消費電流で設計した際の PSRR についての課題を図 3.3 に示す．一例

として LDOの Coutは 1 μF，Voutは 1 V，負荷電流は 1 mAを想定し負荷抵抗は 1 kΩとして

いる．帰還抵抗は低消費電流 LDOを想定し，5 MΩとした． 

 

PSRR(dB)

Frequency

I. II. III. IV.
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(a) 

 

(b) 

図 3.3: LDOを低消費電流で設計した際の PSRRについての課題. 

（a）極の発生箇所. 

（b）（a）の各極の計算に使用する項の詳細. 

 

図 3.3（a）に LDOの開ループ特性において極が発生する箇所を示す．これより誤差増幅

器とパストランジスタのゲートキャパシタ，またはパストランジスタと帰還抵抗，負荷抵抗

および Coutで低周波の極が発生することが分かる．図 3.3（b）に図 3.3（a）の各極の計算に

使用する項の詳細を示す．以降，図 3.3（b）を元に極周波数の計算式（3.1）を使用して各極

の周波数を求める．pは極周波数，rは抵抗成分，そして cは容量成分である． 

 

𝑝 =
1

2𝜋𝑟𝑐
(3.1) 

 

Mpass

Vout=1V
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Cout

Vdd

負荷  
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出力  
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出力  

誤差増幅器の出力  

Mpassのゲー -バッ  
     CgbMpass

roMN2||roMP2

誤差増幅器の回路 Cout

Mpassの出力  roMpass

1kΩ
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飽和領域で動作する MOSFET の出力抵抗である roには式（3.2）の関係が成り立つ[13]．  

 

𝑟𝑜 =
1

𝜆𝐼D
(3.2) 

 

ここで IDはドレイン電流，λはチャネル長変調効果を考慮したパラメータである．この式か

らMOSFETの出力抵抗はドレイン電流 IDに反比例することが分かる． 

低消費電流 LDOに使用される誤差増幅器を想定し，図 3.3（b）内に示す誤差増幅器のテ

ール電流 Ib=200 nAと設定する．パストランジスタのゲートキャパシタは 20 pFとする[14]．

ここで λは参照文献の値を参考に一律 0.01 V-1を使用する[15]．上記より誤差増幅器の出力

抵抗とパストランジスタのゲートキャパシタで発生する極 p1は式（3.3）で求められる． 

 

𝑝1 =
1

2𝜋(𝑟𝑜MN2||𝑟𝑜MP2)𝐶gbMpass
=

1

2𝜋
1

𝜆100nA + 𝜆100nA
20pF

= 15.9 Hz (3.3) 

 

図 3.3（b）内のパストランジスタの出力抵抗，帰還抵抗，負荷抵抗と Coutで発生する極 p2

は式（3.4）で求められる．パストランジスタの出力抵抗 roMpassは参照文献の値を参考にして

5MΩとすると，Voutノードの出力抵抗は負荷抵抗が支配的となるため，近似を行って計算し

ている[15]． 

 

𝑝2 =
1

2𝜋(𝑟𝑜Mpass||5MΩ||1kΩ)𝐶out
≒

1

2𝜋1kΩ𝐶out
= 159 Hz (3.4) 

 

式（3.3），（3.4）の計算結果から，軽負荷時の LDOにおいて誤差増幅器の出力抵抗とパス

トランジスタのゲートキャパシタで発生する極が開ループのドミナントポールになること

が分かる．式（3.3）の計算結果が低い周波数となっている原因として誤差増幅器のテール

電流が非常に小さいことが影響しており，PSRRのカットオフ周波数が低周波に発生する主

要因であることが分かる．以上から従来回路の技術課題として LDOの誤差増幅器のテール

電流が小さいために PSRRのカットオフ周波数が低くなることで LDOに入力されるスイッ

チングコンバータの出力電圧リップルの除去性能が劣化する点が課題である．   

次節に示す提案する LDOは，FVFを応用した低消費電流かつ高い帯域の応答性能を持っ

た補助アンプ FVF-based PSRR enhanced circuit（FBPEC）を搭載している．交流成分に対し

てのみ動作する FBPECを定常時のレギュレーションに使用する誤差増幅器に対して並列に

使用することで，LDOの出力電圧に高周波の交流成分が発生すると FBPECが負帰還制御を

担うことで低消費電流ながら特定周波数の PSRRを向上させている[16]． 
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3.3 提案する特定周波数の PSRRを向上させた低消費電流 LDO 

3.3.1 想定される LDOの動作状況と提案回路の特性ターゲット 

第 2 章でも示したように，バッテリ駆動のセンサデバイスにおける電源回路の電流プロ

ファイルとして RF回路が通信を行う際には LDOに対して瞬間的な負荷電流の増加が発生

する．しかし，通信時以外でセンシングおよび信号処理をしている状態の負荷電流は通信時

と比較して相対的に小さく，LDO の消費電流が小さければ長時間動作に貢献できる[17]．

センシング状態のデバイスにおいて,アナログ回路では特に電源のノイズ性能が求められる，

特に∆ΣADC においては電源のノイズによってダイナミックレンジが低下する問題が知ら

れている[18]．よって低消費電流でありながら軽負荷状態の PSRR 特性を向上させた LDO

が必要である．次に PSRR を向上させるターゲット周波数帯域について述べる．センシン

グ状態においてはスイッチングコンバータも軽負荷の状態になるため，スイッチングコン

バータの効率を向上させるために PFM 制御またはバースト制御で動作することが想定さ

れる．軽負荷，例えば負荷電流が 1 mA の状態で発生するリップル電圧の周波数は 10 kHz

から 20 kHz 程度であり，最も影響の大きな左記帯域の PSRR を向上させることで上記の

課題に対する対策となる[12]．LDO の消費電流は第 2 章と同じく 1 μA 以下をターゲット

とする． 

 

3.3.2 回路構成 

前節で述べた誤差増幅器の出力抵抗とパストランジスタのゲートキャパシタで発生する

極が原因で PSRR のカットオフ周波数が低周波に発生するという技術課題に対し，図 3.4

に解決策を示す．LDO に接続されるスイッチングコンバータの軽負荷時に発生するスイッ

チング周波数近傍にのみゲインを持つ低消費電流補助アンプを通常の誤差増幅器と並列に

使用することで課題を解決する．  

 

 

図 3.4: 技術課題に対する解決策. 

   

   

             

想定         
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LDO の出力に発生する変動を通常の誤差増幅器でなく，高周波帯域において高いゲインを

有する補助アンプをもって抑制することで特定周波数の PSRR を向上させる． 

本項では前項で述べた技術課題とターゲットを踏まえ，消費電流が 1 μA 未満でも軽負荷

時に特定周波数帯域の PSRR 向上を実現する LDOを提案する．図 3.5 に提案する LDO の

回路図を示す．提案回路は一般的な LDO に加えて低消費電流な補助アンプである FBPEC

で構成する．一般的な LDOはパストランジスタMpassと帰還抵抗 Rf1，Rf2と位相補償素子

Rc2，Cc2，Cc3 とオフチップの負荷キャパシタ Cout とキャパシタの寄生抵抗 Re で構成され

る．図 3.6 に FBPEC の詳細な回路構成を示す．  

 

 

図 3.5: 提案する LDO. 

 

 

図 3.6: FBPECの回路構成. 
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FBPEC は第 2 章でも使用した FVF フィルタ，カレントミラーおよびソース接地増幅回

路で構成される．FBPEC において Ccapはオフチップキャパシタを想定している．また，Rd

は過渡的な安定性向上のために使用しているダンピング抵抗である．Rc1，Cc1は位相補償を

目的とした素子である．Cload はパストランジスタ Mpass のゲートバック間に存在するキャ

パシタ成分を表現している．第 2 章の FBLC は交流信号を増幅し，ディジタル信号に変換

することでテール電流源の切替制御に使用していたのに対し，FBPECは交流信号をアナロ

グ的に増幅し帰還経路に使用する．FBPEC において，FVF フィルタのみではゲイン向上

が難しく，ソース接地増幅回路を追加することでゲインを向上させている．次項では

FBPEC の小信号解析とシミュレーション結果を示す. 

 

3.3.3 低消費電流な補助増幅器 FBPECの回路特性 

本項では小信号解析とシミュレーションを用いて FBPEC の回路特性を説明する．図 3.7

に FBPEC の小信号等価回路を示す．ドミナントポールを計算によって求めることを目的

とし，FBPEC の回路図に A から D のノード名を割り振っている． 

 

図 3.7: FBPECの小信号等価回路. 
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Ccapはトランジスタの寄生容量に比べてはるかに大きく，Rdはトランジスタの出力抵抗に

比べてはるかに小さいため，小信号解析では無視できる．図 3.7 で roはトランジスタの出

力抵抗，gm はトランジスタの出力コンダクタンス，Cp はトランジスタの寄生容量である．

図 3.7 に示す小信号等価回路のすべてのトランジスタのトランスコンダクタンスが gmMN1

に等しく，出力抵抗が roMN1に等しいと仮定すると，回路にはノード D，E，B で発生する

極にそれぞれ対応する極 pD，pE，pBが発生する．各極の計算式を式（3.5），（3.6），（3.7）に

示す． 

 

𝑝D  ≈  
𝑔𝑚MN1

𝐶p
(3.5) 

     

𝑝E  ≈  
𝑔𝑚MN1

𝐶p
(3.6) 

     

𝑝B  ≈  
2

𝑟𝑜MN1𝐶load
(3.7) 

    

 

LDOにおいて𝐶loadは𝐶pの 100倍以上大きくなるようなサイズで設計されているため，上

記からソース接地増幅回路の出力で発生する𝑝Bがドミナントポールになることが分かる． 

 以降ではシミュレーションを用いて図 3.6 の𝐶capと𝐶loadが FBPECの特性に与える影響を

検証する．FBPECは 0.18 μmCMOSプロセスを使用して設計しており，Vdd = 2 Vの時の消

費電流は 100 nAである．図 3.7 のノード Aを入力，ノード B を出力とした周波数特性を図

3.8 に示す．図 3.8（a）は𝐶capを掃引した時の FBPEC としての周波数応答特性を示してお

り，𝐶capの値によって信号を増幅できる周波数帯域を調整可能であることを示している．こ

の特性は FVFフィルタの特徴から発生するものであり，詳細は第 2章で解説している．図

3.8（b）は𝐶loadを掃引した際の FVF フィルタ，カレントミラーおよびソース接地増幅回路

の周波数特性を示す．ソース接地増幅回路は式（3.7）より𝐶loadによって帯域が変化する．

FVF フィルタとカレントミラーは𝐶loadから影響を受けないが，FBPEC の特性は FVF フィ

ルタ，カレントミラーおよびソース接地増幅回路の積であるため，FBPEC のユニティゲイ

ン周波数は𝐶loadに影響を受ける．図 3.8（c）に𝐶loadを掃引した際の FBPECとしての周波

数特性を示す．𝐶load = 10 pFでのユニティゲイン周波数は約 3 kHzである．図 3.8（c）に示

す FBPECの周波数特性は，一般的なオペアンプに比べて特定の周波数でゲインを高くでき

るのが特徴である．図 3.5に示す提案回路の PSRR特性は，従来の LDOの周波数応答特性

と FBPECの周波数応答特性の積で決まり，従来の回路に比べて特定の帯域幅で PSRRが向

上する． 
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[16]より転載. 

図 3.8: FBPECと各ブロックの周波数応答. 

（a）𝐶capを掃引した時の FBPECとしての周波数応答特性. 

（b）（a）の各ブロックの周波数特性. 

（c）𝐶loadを掃引した時の FBPECとしての周波数応答特性. 
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3.4 提案する LDOの測定評価 

 図 3.5 に示す提案 LDOは 0.18 μmCMOSプロセスを使用して設計しており，最大負荷電

流は 100 mAを想定している．図 3.9に試作チップの顕微鏡写真を示す．アクティブ領域は

0.103 mm2である．図 3.10に測定に使用した Printed Circuit Board （PCB）を示す．PCBは

一般的な二層基板を使用しており，チップは 84-PLCC パッケージを使用した．提案 LDOの

無負荷時消費電流 IQは 648 nA であり，3.3.1 項で設定したターゲットを達成している．表

3.1に測定に使用した機器および印可条件を示す． 

 

 

 

 

[16]より転載. 

図 3.9: 試作チップの顕微鏡写真. 

 

 

[16]より転載. 

図 3.10: 測定に使用した PCB. 
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表 3.1使用機器および印可条件. [16]より転載. 

Parameters and components Value and model 

Vdd 2 V 

Iload (resistive load) 1 mA 

Rd 5 kΩ 

C0603C103K2RACTU 10 nF (for Cout) 

0603BB104K500NGT 0.1 μF (for Ccap) 

Oscilloscope with 

frequency response analysis function 
MSO44 

Line injector J2120A 

 

図 3.11 にイネーブル（EN）信号とスタートアップ信号による LDO の起動波形を示す．

Startup信号を Highにすると起動時の LDOの消費電流が増加し，Lowにすると LDOは低消

費電流の通常動作状態に移行する．Startup信号の詳細は後述する．図 3.11から LDOの出力

電圧は 0.938 V である．EN 信号は LDO のアクティブとディセーブルを制御する信号であ

る． 

 図 3.12に提案 LDOのバイアス生成回路を示す．この回路はバイアス電圧 Vbiaspと Vbiasnを

生成する．これらのバイアス電圧はカレントミラーとして使用される．例えば，図 3.12 に

示すように Vbiaspと PMOSは図 3.6で使用している Ib2を生成する．Rtは温度特性を改善する

ために使用する．MN9およびMP8はカスコードとして使用され，MN7，MN11，MP6およ

びMP10は Vbiaspと Vbiasnに基づきカスコードトランジスタのためにバイアスを生成する．図

3.12のバイアス生成回路にはスタートアップ回路が必要である[19]．本研究では外部信号と

インバータによってスタートアップ回路を構成した．外部信号によって Vbiaspがプルダウン

され，バイアス生成回路に流れる電流が増加することでスタートアップを行う. 

 

 

 

[16]より転載. 

図 3.11: 提案 LDOの起動波形. 
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（改変）[16]. 

図 3.12: 提案 LDOのバイアス生成回路. 

 

図 3.13 に提案 LDOの PSRR測定結果を示す．FBPECを有効にすることで無効状態と比

較して 8 kHz以上 PSRRが向上していることが分かる．3.3.1項で想定していた，センサデ

バイスがセンシング中で軽負荷になっているスイッチングコンバータのスイッチング周波

数は 10 kHzから 20 kHzであり，図 3.13の場合は 15 kHzのスイッチング周波数に対して最

も効果が高くなる特性であった．  

 

[16]より転載. 

図 3.13: 提案 LDOの PSRR測定結果. 
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提案 LDOの PSRRは 15 kHzで 27.5 dBであり，FBPECを無効にした一般的な LDOに対

し約 18 dBの PSRR向上が確認された．一方，8 kHz未満の周波数では提案 LDOの PSRRは

一般的なLDOに対して低くなっている．図 1.9に示したシステムアーキテクチャにおいて，

LDOはスイッチングコンバータの後段に接続されるため，LDOの入力電圧に外乱ノイズが

生じた場合はスイッチングコンバータのレギュレーション能力によって抑制される．よっ

て，DC特性としてラインレギュレーションで大きな変動が生じなければ，スイッチング周

波数以下の PSRR波形に大きな意味はなく，問題ない．また，PSRRの帯域から分かるよう

に，提案する LDO が応答可能な周波数帯域は従来の LDO と同等である．そのため，負荷

過渡に対する応答性能を向上させる場合は，第 2 章で示した技術を組み合わせて使用する

ことで改善が可能である．PSRRとしては測定装置の限界によって 10 Hz以下の測定ができ

なかったため，ラインレギュレーションによって低周波における特性に対して代替評価を

行った．図 3.14 にラインレギュレーションの測定結果を示す．全ての条件でラインレギュ

レーションは 1 %以内であり FBPEC の有効無効によらず出力電圧がレギュ レーションで

きていることを確認した． 

 表 3.2に提案 LDO と先行研究との性能比較を示す．Figure of merit（FoM）は PSRR と

トレードオフの関係にある無負荷時の消費電流 IQ から算出され，高い程優れていることを

表す．本研究は優れた性能を有しているが先行研究[21]も優れた FoM の値となっている．

先行研究[21]は PSRR の測定条件が Iload = 50 mAで測定されており，なおかつ負荷電流が

大きい程 PSRR を向上させる適応バイアス技術が使用されているため FoM として優れて

いるように見えている[23，24]．本研究のターゲットは LDOが軽負荷時の PSRR 改善であ

るため，先行研究[21]は上記の観点で同等に評価できるものではない．また，本研究の

IloadMAXは 100 mAまで扱えるため，センサデバイスの無線通信に伴う電流増加に対応する

ために有利であると言える． 

 

 

[16]より転載. 

図 3.14: 提案 LDOのラインレギュレーション測定結果. 
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表 3.1: 提案 LDO と先行研究との性能比較，（改変）[16]. 

参照 [20] [21] [22] 本研究 

Process 14nm 180nm 250nm 180nm 

Active area (mm2) 0.01 0.039 0.108 0.103 

VddMAX (V) 1.2 1.8 3.3 3.3 

Load Capacitor (μF) Cout = 0.004 Cout = 0.47 Cout = 1 
Cout = 0.01 

+ Ccap = 0.1 

IQ (nA) 27300 900 1240 648 

IloadMAX (mA) 15 50 150 100 

PSRR 

@15kHz (voltage ratio) 

126 @ Iload = 

1.5mA 

178 @ Iload = 

50mA 

17.8 @ Iload = 

150m 

23.7 @ Iload 

= 1mA 

FoM 

(PSRR @15kHz / IQ @no-load) 
0.005 0.198 0.014 0.037 

 

 

 

3.5 まとめ 

本章では，特定周波数帯域の PSRRを向上させた低消費電流 LDOを提案した．提案回路

は一般的な回路構成の LDO に低消費電流かつ特定の周波数帯域にのみ応答する FBPEC を

補助アンプとして通常の誤差増幅器と並列に動作させることで特定帯域の PSRR 向上を実

現した．FBPECは FVFフィルタとソース接地増幅回路を組み合わせた回路であり，FVFフ

ィルタ同様に BPFと増幅器の特徴を併せ持つ．シミュレーションによって FBPECは消費電

流 100 nAかつパストランジスタ相当のキャパシタを負荷として接続してもユニティゲイン

周波数は 3 kHz程度と高い周波数であった．FBPECを有効にした状態で負荷電流が 1 mAの

軽負荷であっても 15 kHzの PSRRは 27.5 dBと高い値を実現した．これは一般的な LDOと

比較して 18 dBの向上である．ラインレギュレーション特性評価にて FBPEC起因の劣化は

見られず DC 的にも出力電圧はレギュレーションされている．トレードオフの関係にある

PSRR と無負荷時消費電流によって計算する FoM において，過去研究に対し優れた結果を

得た．以上の結果より，提案する LDOはセンサデバイスの長時間動作とバッテリ小型化の

トレードオフに対して貢献できることを示した. 
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第 4章 ランダムアンダーサンプリング型圧縮

センシング用の低フリッカノイズ 

かつ低消費電力な LNA 

4.1 はじめに 

LNAは増幅器の中でも低ノイズ性能を特徴に持つ．LNAは生体信号センシングにおいて

電極から得た電気信号を低い入力換算ノイズ（IRN）で増幅するために使用される IC であ

り，センサデバイスにおいて非常に重要な役割を担う．LNA のノイズ性能は消費電力とト

レードオフの関係があり，課題である．従来は消費電力が大きくなる選択肢が取られる場合

が多く，従来の生体信号向け ICに関する研究において，単体 AFEIC内または AFE回路を

含めた特定用途向け IC（ASIC）全体に占める LNAの消費電力の割合は大きかった[1-3]．以

上から LNAの消費電力が低いほどバッテリの小型軽量化につながることから，低消費電力

の AFE ICや RF回路を搭載した AFE ICが開発されてきた．しかし，LNAの消費電力が依

然として大きな割合を占めているケースがある[4，5]．さらに，電極のチャネル数はアプリ

ケーションによって様々であるが，EEG電極の例では 10から 20チャネルを実装するもの

が報告されている[6]．第 1章でも述べたが，各チャネルにはそれぞれ個別の LNAが必要で

あることから，LNA の消費電力性能はバッテリ駆動センサデバイスの長時間動作を実現す

る上で重要な要素である．今回は過去の低消費電力 AFE IC[5]を参考にしつつ消費電力のタ

ーゲットを 0.5 μW以下と設定する．本章では上記の課題に対し，センサデバイスが取得す

る生体信号のモチーフを EEGとする．脳波計を想定した EEG計測システムに圧縮センシン

グを採用することで，LNA に求められるトレードオフに対する要求を緩和し，低消費電力

化の実現をシミュレーションと実測によって検証した． 

 

4.2 圧縮センシングを用いない従来システムの技術課題 

図 4.1に従来の EEG計測システムの回路構成を示す．EEGは μVオーダーの非常に微弱

な信号であるため，電極で取得された EEG は LNA によって増幅され，アンチエイリアシ

ングフィルタを介してADCに入力し，ディジタル情報に変換する．従来システムにおいて，

AD変換の際には標本化定理に基づくナイキスト周波数を考慮する必要がある．測定対象で

ある EEGは 0.5 Hzから 100 Hzに分布しているため，最低でも 200 Hz以上のサンプリング

周波数でデータを得る必要がある[7]．図 4.1において xは増幅された EEG，x̂はサンプリン

グされた EEGを意味する． 
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図 4.1: 従来の EEG計測システムの回路構成. 

 

受信側では無線通信で得たx̂を元にアプリケーションに応じて信号処理を行う．この際，

LNA への要求は低 IRN で入力信号である EEG を増幅することであり，フリッカノイズに

加えて熱ノイズの低減も求められる．図 4.2に LNAのフリッカノイズまたは熱ノイズのみ

を想定した雑音が EEGに与える影響を示す．検証に使用するノイズは図 4.2（a）を使用し，

両ノイズの積算値は 0.5 Hzから 100 Hzにおいて 3 μVrmsとしている．図 4.2（b）より局所

的に低周波でパワーの大きなフリッカノイズ起因で EEGの現信号と乖離が生じているが，

図 4.2（c）より広域に渡って分布している熱ノイズも EEGの測定に影響を及ぼすことが分

かる．この結果より，従来の EEG計測システムではフリッカノイズと熱ノイズの双方の低

減しつつ EEG計測を行う必要があり LNAに対しては上記両方のノイズ低減が求められる．

LNAのノイズ性能は消費電力とトレードオフの関係があるため，従来の EEG計測システム

においては LNAの低消費電力化は難しく，バッテリ駆動脳波計の長時間動作に対して課題

がある．そこで本研究では，ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングフレームワー

クを脳波計へ適用することで低消費電力化を提案する． 

また，図 4.1からも分かるように LNAの入力である EEGは人体に電極を接触させること

で取得する．電極には人体に埋め込む侵襲型と，埋め込みを必要としない非侵襲型が存在す

る．図 4.3 に代表的な侵襲型の電極の種類とそれぞれの電極界面の等価回路を示す．図 4.3

以外にもテキスタイル電極をはじめとした非侵襲型の電極は存在するが，コストや耐久性

に課題があり，現在脳波計向けには図 4.3で示す電極が広く採用されている． 

図 4.3（a）に示すウェット電極は皮膚から電極表面間をゲルまたは塩水を含ませたスポン

ジを介して EEGを取得する．図 4.3（c）に示すように電極の出力抵抗が低く測定の精度が

よいため研究用途や医療用途に使用されることが多い．しかし，測定に伴って皮膚にゲルや

塩水が付着するため拭き取りの手間や不快感の点で着用者の負荷は大きい．  
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(a) 

 

(b) 

 

(c) 

図 4.2: フリッカノイズと熱ノイズが EEGに与える影響. 

(a)加算するノイズのスペクトラム. 

(b)EEGに対してノイズを加算した波形. (c)(b)の拡大波形. 
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(a)                        (b) 

 

(c) 

図 4.3: 電極の種類とそれぞれの等価回路. (a) ウェット電極の写真. (b)ドライ電極の写真. 

(c)それぞれの電極界面の等価回路. 

 

図 4.3（b）に示すドライ電極は金属端部を皮膚に直接押し当てて EEGを伝達する．媒介

を必要としないため着用者の負荷は小さいが，図 4.3（c）に示すようにウェット電極と比較

して出力抵抗が高いため，精度が低い．しかし，近年では LNAの入力抵抗を向上させる研

究が行われており[8-11]，ドライ電極の採用と着用者の負荷軽減が実現しつつある． 

 

4.3 提案する圧縮センシングフレームワークと設計する LNAの役割 

4.3.1 EEG計測における圧縮センシングの概要 

この項ではセンサデバイスに向けて活用する技術である圧縮センシングの概要とその特

徴について説明する．第１章でも述べたように圧縮センシングでは測定対象情報のほとん

どがゼロであり，特定の要素のみ値を有するベクトル，すなわち「スパース性を有する」特

徴を利用する．前節で述べたように EEGを含む生体信号は特定の周波数帯域のみ分布して

いることからスパース性を持つことで知られている．よって圧縮センシングは EEGに対し

ても適用可能である．図 4.4に圧縮センシングの全体像を示す． 
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図 4.4: 圧縮センシングの全体像. 

 

圧縮は観測行列と EEGの内積で行われ，圧縮データより復元アルゴリズムを用いてスパ

ースベクトルを復元する．スパースベクトルと辞書行列である離散コサイン変換行列を元

にした Discrete Cosine Transform （DCT） [12]を用いて EEGを復元する．EEGの変換に用

いる基底には様々なものがあるが，今回は DCT を使用することで EEG が分布する低周波

成分を残しつつ，高周波成分を除去することができる[12-16]．しかし，DCT のような周波

数ベースの変換を使用する場合はフリッカノイズのような周波数依存性が高いノイズが復

元精度に大きな影響を与える一方で，熱ノイズのような広帯域にわたる低いノイズは復元

精度に与える影響が小さい特徴を把握しておく必要がある[17]． 

 

4.3.2 信号の圧縮と復元に使用する技術 

本項では圧縮センシングにおける信号の圧縮と復元過程において活用する技術について

説明する．EEG の圧縮には図 4.4 における観測行列にランダムアンダーサンプリングを使

用する[18]. 今回はランダムアンダーサンプリングの手法として連続一様分布を使用した

[19]. ランダムアンダーサンプリングを使用することで測定対象の EEGに対し ADCのサン

プリング頻度をナイキスト周波数に対し等価的に低くすることが可能である. 圧縮センシ

ングにランダムアンダーサンプリングを用いることで無線通信頻度の低下に加えてADCの

消費電力削減効果があることが知られている[18，19].  

EEGの復元には Block sparse Bayesian Learning（BSBL）アルゴリズムを使用する. BSBLは

スパース性を持った情報に対して使用でき, EEG に対しても復元精度が良いアルゴリズム

であることで知られている． 
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4.3.3 先行研究での検証と本研究の目的 

図 4.4 を想定した EEG の復元精度は先行研究において実験により確認されているが, こ

の実験においては LNA から発生するノイズの影響は無視した実験であった[20]. 本研究の

目的は低フリッカノイズと低消費電力に特化した LNA を設計し, 図 4.4 のシステムに採用

した場合でも, 圧縮センシングフレームワークにおいて信号復元の劣化を抑制できること

を検証することである. そのためにこの項では前項で述べたランダムアンダーサンプリン

グ型圧縮センシングと図 4.1 に使用される部品の特徴から LNAに必要な特性を表 4.1 に理

由と共に示す．  

 

4.3.4 提案する EEG計測システムと設計する LNAの役割 

図 4.5 に脳波計測の機能を含むセンサデバイス実現に向けて提案するランダムアンダー

サンプリング型圧縮センシングを活用した提案脳波計測システムを示す．従来のシステム

と比較して，ランダムアンダーサンプリング系列を元にした間欠動作によって EEGの圧縮

と消費電力の削減を行っており，省電力のセンサデバイスに対して有効なシステムである． 

 

 

 

 

 

 

表 4.1: ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングを活用した 

EEG計測システム向け LNAの要求特性. 

求められる特性 特性が必要な理由 

低フリッカノイズ 

DCTを使用する場合は EEGと同じ周波数帯域に

分布しつつ周波数依存性のあるノイズを低減する

必要があるため. (4.3.1項参照) 

高入力インピーダンス 
ドライ電極の使用を想定した場合, 電極の出力イ

ンピーダンスが高くなるため. (図 4.2参照) 

増幅率 
EEGが微弱であり, データ変換の前に増幅する必

要があるため. (4.2節参照) 

消費電力 

EEGを取得する電極のチャネル数の数だけ LNA

が必要であり, システム全体における消費電力割

合が大きくなりやすいため. (4.1節参照) 
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図 4.5: ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングを活用した 

脳波計測システム. 

 

また圧縮された信号は無線通信を介して受信側の復元アルゴリズムで復元される．図 4.5

において xは増幅された EEG，y は圧縮された EEG，x̂は復元された EEGである．復元の

信号処理に関して，データのフレーム長を長くすると復元精度が向上することが実証され

ているが，復元に要する処理時間も長くなる[21]．特に今回使用する BSBLアルゴリズムは

EEG の復元精度を向上させる半面,計算に要する時間が長く，リアルタイムな応答を必要と

するアプリケーションの実現に対して課題がある．一方で復元処理の高速化に関する研究

が行われており，実用化に向けた発展が期待されている[22]. 

 

4.4 設計した LNAの回路構成 

表 4.1 の高入力インピーダンスの要求を満たすため，LNA はキャパシティブな入力であ

る必要があり，通常の誤差増幅器を使用した反転増幅回路ではなく図 4.6のような抵抗素子

を用いた回路構成の計装アンプが用いられることがある[23，24]．しかし，図 4.6のような

回路構成は複数の誤差増幅器が必要であり低消費電力の実現が難しい．そこで，増幅に抵抗

でなくキャパシタを使用する Capacitively Coupled Instrumentation Amplifier（CIA）アーキテ

クチャが提案されており，その回路構成を図 4.7に示す[24]．  

CIA はキャパシティブな入力でありつつ必要な誤差増幅器は 1 つであるため消費電力を

削減しやすいという特徴がある．また，増幅に使用するキャパシタに Metal-Insulator-Metal

キャパシタや Metal-Oxide-Metal キャパシタを使用することでシリコン起因のフリッカノイ

ズや熱ノイズが発生しないため，抵抗素子を使用する増幅回路に比べて低ノイズを実現し

やすい． 

誤差増幅器で発生するフリッカノイズを低減させるため，CIA に対してチョッピングネ

ットワークを追加した CCIAアーキテクチャは生体信号用の LNAとして広く採用されいる

[9-11]．図 4.8に今回設計した CCIAアーキテクチャを採用した LNAの回路図を示す[26]．

設計には 0.18 μmCMOSプロセスを用いた．正帰還キャパシタ技術により CFB1，CFB2を使用
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することで入力インピーダンスを向上させている [27]．電極のインピーダンスは着用時の

位置ずれや発汗等で変化するため，LNA の入力インピーダンスを向上させたとしても，取

得される生体信号の電位が変化する場合がある．これに対応するため，LNA の後段にプロ

グラマブルゲインアンプ（PGA）を接続する例が知られている[2，7]．先行研究[2，7]で使

用される PGA の回路構成は今回設計した LNA と同じ CCIA を使用しており，負帰還に使

用するキャパシタを切り替えることでゲインを変更する．本研究は LNAのノイズに対する

評価を目的としているため PGA は搭載しないが，システムとして PGA が必要になる場合

であっても今回設計した LNAを応用することで実現が可能である．CIAおよび CCIAはキ

ャパシタを使用して信号を増幅するが，誤差増幅器の入力がキャパシタ結合により真正の

高インピーダンス状態であり，電位が安定しない懸念がある．これに対する対策として図

4.8 の NM1，NM2のように MOSFETで高抵抗を実現し適切な直流バイアスに接続する改善

策が提唱されている[28]．今回，NBIASノードはチップ外から印可するように設計した．VCM

を基準として信号増幅を行うために Common-Mode Feed Back（CMFB）を使用する．CMFB

を使用することで後段の ADC に直接印可することが可能である．これによって LNA に使

用する負電圧電源と LNA と ADC 間のレベルシフタを削減することが可能である．VCMは

抵抗分圧された Vdd の半分の電圧をボルテージフォロアでバッファリングすることで生成

している．Vdd は 1.8V で設計している．チョッピングによるスパイク電圧を低減するため

CLP1，CLP2，RLP1，RLP2で構成される LPFを IC内に搭載しており，カットオフ周波数は 24.5 

kHz である．システムとしての最終調整は図 4.5 で示した構成のように LNA外部のアンチ

エイリアシングフィルタでの調整を想定している．図 4.9に図 4.8の CCIAに使用した誤差

増幅器の回路図を示す．低電圧で動作可能かつ高いゲインを実現するためにフォールデッ

ドカスコードを使用する[29]． 

 

図 4.6: 抵抗素子を用いた回路構成の計装アンプ. 

 

 

図 4.7: CIAアーキテクチャの回路構成. 
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[24]より転載. 

図 4.8: 設計した LNAの回路構成. 

 

 

 

 

[24]より転載. 

図 4.9: CCIAに使用した誤差増幅器の回路構成. 
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低消費電力化のために電流削減によって出力インピーダンスが上昇した場合でも高周波

に零点を生成するため，位相補償には間接位相補償技術を使用する[30，31]． 

図 4.10に CMFB回路に使用した Operational trans conductance amplifier（OTA）の回路図

を示す．RMC1，RCM2および図 4.10で構成される CMFB回路は一般的な構成である[32，

33]．今回は 4チャネルの LNAに加え，VCM生成回路と CMFB回路を設計した. 

 

4.5 設計した LNAのシミュレーション評価 

チョッピング停止状態の図 4.8 のチップ全体の消費電流は DC シミュレーションの結果

から 828 nAであり，1チャネルあたりの消費電流は 207 nAである．低消費電力を達成する

ために消費電流を削減しているため，誤差増幅器のゲイン帯域が低く，チョッピング周波数

は 5 kHzで設計した． 図 4.11にチョッピング停止状態におけるゲインの ACシミュレーシ

ョン結果を示す． 前述したように EEGの周波数は主に 100 Hz以下に分布しており，0.5〜

100 Hzでの利得は 37 dB以上であることから十分な増幅率を実現していることが分かる[7]．

図 4.12に過渡シミュレーションによるチョッピング時の LNAに EEGを入力した場合の出

力差動電圧波形を示す．μV オーダーであった EEG が想定通り mV オーダーに増幅されて

いることが分かる．図 4.13にチョッピング時における IRNスペクトラムのシミュレーショ

ン結果を示す．0.5 Hz以上の周波数における最大値は 1.04 μVrms/√Hzであり，0.5〜100 Hz

の積算値は 2.9 μVrmsである． 

 

 

 

 

 

[24]より転載. 

図 4.10: CCIA に使用した OTAの回路構成. 
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[24]より転載. 

図 4.11: チョッピング停止状態における LNA のゲイン特性の 

シミュレーション結果. 

 

 

 

[24]より転載. 

図 4.12: 入力信号である EEG とチョッピング時における LNA の出力電圧の 

シミュレーション結果. 
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[24]より転載. 

図 4.13: チョッピング時における LNA の IRN シミュレーション結果. 

 

4.6 設計した LNAの測定評価 

図 4.14に試作したチップの顕微鏡写真を示す．LNAの 1チャネル面積は 0.142 mm2であ

る．図 4.15（改変）[24]に測定に使用した PCBの写真を示す．PCB は一般的な二層基板を

使用しており，チップのパッケージには 84-PLCC を使用した．測定されたチョッピング停

止時のチップの総消費電流は 800 nAであり，シミュレーション結果と概ね一致している．

1チャネルの消費電流は 200 nAであり，消費電力は 0.36 μWであることから 4.1節で設定

したターゲットを満たしている． 

 

 

 

 

 

[24]より転載. 

図 4.14: 試作チップの顕微鏡写真. 
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図 4.15: 測定に使用した PCB.（改変）[24] 

 

図 4.16に各測定時の回路構成を示す．設計した LNAは非常に低消費電力であることから

出力インピーダンスが高くなっており，出力端子に測定用の受動プローブを直接接続でき

ないため，ユニティゲインバッファを介して測定を行った．ユニティゲインバッファに使用

する誤差増幅器には Texas Instruments 社製 LPV542 を使用しており，全帰還で使用するこ

とから設計した LNAに対し十分低ノイズかつカットオフ周波数が高く，測定に影響を及ぼ

さない[34]．また，図 4.16（a）から分かるようにゲインの周波数特性測定においては LNA

の出力電圧がクリッピングすることを防ぐためにオシロスコープの測定信号はアッテネー

タを介して LNAに入力した．図 4.17に測定したゲインの周波数特性を示す．シミュレーシ

ョンの結果と概ね一致しており，前述した EEGの周波数帯域において増幅が可能であるこ

とが確認できる．測定周波数の下限は測定器によって律速している．図 4.18 にチョッピン

グ時の Common Mode Rejection Ratio（CMRR）測定結果を示す．100 Hzまで 80 dBを維持し

ており，これは先行研究でターゲットとされていた 60 dB以上であり，十分な値である[1]．

図 4.19に IRNの測定結果を示す．60 Hzのピークは測定に使用した電源のハムによるもの

で，試作チップの特性ではない．図 4.19 からチョッピングをしていない状態と比較してチ

ョッピング時の IRN は大幅に低減していることが分かる．チョッピング時の IRN は概ね    

シミュレーション結果と概ね一致しており，IRN の 0.5 Hz 以上の周波数における最大値は

1.78 μVrms/√Hzであり，0.5～100Hzの積算値は 4.47 μVrmsである．電源のハム起因のピー

クを除いた場，0.5～100Hzの積算値は 3.3 μVrmsである． 
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(a) 

 

(b) 

図 4.16:  測定の回路構成.  

（a）ゲイン周波数特性を測定する際の回路構成. 

（b）IRN を測定する際の回路構成. 

 

 

[24]より転載. 

図 4.17: LNAのゲイン特性の測定結果. 
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[24]より転載. 

図 4.18: 設計した LNAのチョッピング時の CMRR 特性の測定結果. 

 

 

[24]より転載. 

図 4.19: 設計した LNAの IRN 特性の測定結果. 

 

表 4.2（改変）[24]に試作チップと先行研究で類似用途向けに使用された LNAの特性比較

を示す．表 4.2より試作チップは最も低消費電力であることが分かる．一方で，低消費電力

に特化しつつも熱雑音の低減やゲインの広帯域化に対して改善回路を搭載していないこと

から NEFに関して，先行研究よりも高い場合がある． 

次節ではシミュレーションを用いて設計した LNAがランダムアンダーサンプリング型圧

縮センシングフレームワークにて使用可能かを EEGの復元精度に着目して確認する．LNA

の IRN が EEG の復元処理に与える影響を確認するため，本節の図 4.19 で示した測定結果

を用いる． 
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表 4.2: 本研究の試作チップと先行研究で類似用途向けに使用された LNA の特性比較， 

（改変）[24]. 

参照 [35] [36] [37] 本研究 

Application EEG EEG ECG/EEG EEG 

IQ (μA/channel) 2.3 0.57 7.06 0.2 

Vdd (V) 1 1.5 1.8 1.8 

Power consumption 
(μW/channel) 

2.3 0.855 12.7 0.36 

Gain (dB) 55 47.6 40 40 

CMRR (dB) 120 - 95 105.6 120 80 

Bandwidth (Hz) 1100 500 170 100 

Input referred noise  

(μVrms) 

2.18 

(0.1-1.1 kHz) 

1.22 

(0.5-100 Hz) 

3.8 

(0.45-100 Hz) 

4.47 

(0.5-100 Hz) 

NEF 3.8 2.91 39 7.69 

 

4.7 圧縮センシングフレームワークにおける設計した LNA の

特性評価 

本節では前節で得られた IRNの測定結果に基づき，設計した LNAのノイズが圧縮センシ

ングフレームワークの EEG復元精度に与える影響を評価する．LNAの IRNが EEGの復元

に与える影響を確認するためにはノイズのない理想状態との比較が望ましい．そのため，シ

ミュレーションを使用することでノイズのない理想状態と前節の測定結果を使用した実測

に即した状態との比較を行う．図 4.20にシミュレーションの信号処理フローを示す．図 4.20 

(a)に LNAのノイズがない状態の信号処理フロー，図 4.20 (b)に LNAのノイズを反映させた

場合の信号処理フロー示す．図 4.20(a)は LNAのノイズが全く発生しない理想的な状態であ

り，比較基準として使用した．図 4.20(b)では IRN測定結果から電源に起因する 60 Hzのピ

ークを除去し，ノイズソースモデルに入力した．これによって AC 情報であった IRN を元

に過渡的なノイズ電圧が生成され，その電圧を LNAの入力に重畳させた．測定結果を用い

るに際して，測定結果のない 100 Hz以上の周波数帯域の IRNについては Process Design Kit 

(PDK)のノイズ情報を有効にすることで 100 Hzから 10 kHzまでのノイズをシミュレーショ

ンに反映させた．図 4.20(a) (b)共に LNAの出力電圧をカットオフ周波数 0.54 kHzのアンチ

エイリアシングフィルタに入力し，後段処理の柔軟性を考慮して 1 kHz でサンプリングし

た．サンプリングした電圧情報は計算ツールによって差動単相変換(D2S)を行い単相電圧に

変換した．前記までのシミュレーションと信号処理は Cadence社 Spectureを使用した．以降

はデータ処理の都合でMathWorks社のMATLABを使用する．前述した単相電圧情報は従来

の脳波計での想定サンプリング周波数にダウンサンプリングする必要があり，今回は 200 

Hzにダウンサンプリングを行った．ダウンサンプリングを行ったデータは圧縮され，BSBL

アルゴリズムを用いて復元を行う． 
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(a) 

 

(b) 

図 4.20: LNAのノイズが EEGの復元に与える影響を確認する 

シミュレーションの信号処理フロー. 

 (a) LNAのノイズが発生しない理想的な場合と 

(b) LNAのノイズを反映させた場合の信号処理フロー. 

 

LNAの IRNが想定するシステムに与える影響を評価するため，図 4.20（a）および（b）

の出力データである𝑥noiselessと𝑥noiseを元に式（4.1）の正規化平均二乗誤差（NMSEcomp）を

用いる．分子の構成から分かるようにNMSEcompが 0に近づく程 LNAの IRNが復元に与え

る影響が小さいと判断できる. 
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NMSEcomp =
||𝑥noiseless  − 𝑥noise||

2

2

||𝑥noiseless||
2

2
(4.1) 

 

NMSEcompを計算するにあたり，異なる圧縮比（CR）でランダムアンダーサンプリングを

行ったシミュレーションを実施する．これにより復元精度とデータの圧縮比の相関関係を

示すことができる．CRは以下の式で定義し，NとMはそれぞれ圧縮前と圧縮後のサンプリ

ング数である． 

 

𝐶𝑅 =
𝑁

𝑀
(4.2) 

 

式（4.1）と式（4.2）の計算において，今回は 1.5 sの脳波信号を 1フレームとして脳波信

号を処理した． 

図 4.21 は LNAがチョッピングしていない状態の IRNを使用して 25 フレームの EEGに

対して計算を行った結果である．非圧縮の計算結果でも LNAのノイズの影響が大きいため

NMSEcompの平均値が 1 を超過しており，EEG の波形が大きく変化していることが分かる． 

 

 

 

 

 

図 4.21: LNAがチョッピングしていない状態の IRN を使用し,  

25 フレームの脳波信号に対して復元精度の評価を行った結果. 
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図 4.22は LNAチョッピング時の IRNを使用しつつ 100フレームの EEGに対してシミュ

レーションを行った場合の  NMSEcompの平均値である．図 4.22 の結果から非圧縮の

NMSEcompは 0.15 であり，絶対値としては先行研究を参考にすると妥当な水準である[38，

39]．非圧縮のNMSEcompは LNAの実機が IRNを完全に 0にできないことで発生する劣化と

解釈できる．また，復元精度の揺らぎはあるものの，CRが 2から 4のNMSEcompは CRが 5

以上の条件と比較して小さいことが分かる．CR = 4の時にNMSEcompは 0.158であり，これ

は非圧縮の水準とほぼ同じである．つまり，CR = 4の場合は LNAの IRNが原因となる復元

精度の劣化はほぼないにも関わらず，通信に使用するデータ量は等価的にサンプリング周

波数を約 50 Hz まで低下させた状態と同じである．図 4.22 において，CR が 5 以上の場合

NMSEcompは増加し復元精度が劣化する傾向にあるが，圧縮センシングにおいて CR が上昇

すると復元に使用するための情報量が減少するため，一般的に復元精度は劣化する[39]．図

4.22 の結果から，熱雑音に対する対策をせずフリッカノイズ低減と低消費電力に特化した

LNA をランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングシステムに実装しても，IRN によ

る EEGの復元精度の劣化が抑制される条件がある．具体的には，CR = 4以下において EEG

の圧縮と復元を行うと，LNAの IRNの影響が小さい．この結果から，EEGのデータ量を圧

縮しつつ，表 4.2で示した LNAの低消費電力性能が有効になるため，センサデバイスのバ

ッテリ小型化および長時間動作に貢献できることが明らかになった． 

 

 

 

 

[24]より転載. 

図 4.22: LNAチョッピング時の IRN を使用し, 100 フレームの脳波信号に対して 

シミュレーションを行った結果. 
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図 4.22 の結果はランダムアンダーサンプリングにおいて 1種類のサンプリングパターン

を使用した結果である．更に施行回数を増加させた傾向を確認するためにはサンプリング

パターンを掃引する必要がある．図 4.23 にランダムアンダーサンプリングにおけるサンプ

リングパターンの一例を示す．今回は図 4.23を含め 10種類のサンプリングパターンを使用

して図 4.22 と同様の評価を行う．図 4.24に 10種類のサンプリングパターンを 100フレー

ムの EEG に対して使用し，図 4.22 と同様にシミュレーションによってNMSEcompの平均値

を計算した結果を示す．これは各 CRの条件に関して等価的に 1000回分のNMSEcomp計算結

果を平均化した評価を実施したことを意味する．この際，EEGのフレーム数は図 4.22と同

じであるため，図 4.22のように非圧縮の結果との比較はできない．図 4.24から CR = 4の場

合NMSEcompは 0.145であり，CR = 8の場合NMSEcompは 0.192と大幅に悪化した．図 4.24の

傾向から CRが低い程NMSEcompの増加は緩やかであり，例えば CR = 7まではNMSEcompの

増加が抑制できていると言える．以上より，試行回数の増加によって図 4.22に対して CRと

NMSEcompの相関がより明瞭に把握できた． 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.23: ランダムアンダーサンプリングにおけるサンプリングパターンの一例. 
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図 4.24: 10 種類のサンプリングパターンを使用し, 100 フレームの脳波信号に対して 

図 4.22 と同様の方法で算出したNMSEcompの平均値. 

 

 

4.8 まとめ 

本章では，ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングシステム用に低フリッカノ

イズかつ低消費電力の LNAを 0.18 μm CMOSプロセスを用いて設計し，試作を行った．セ

ンサデバイスへの適用を想定し，今回は生体信号の 1つである EEGに対して上記を実施し

た．ゲイン特性，CMRR特性は EEGの測定において目標仕様を満たしている．設計した LNA

は先行研究における類似用途向けの LNAと比較して最も低消費電力であった．100フレー

ムの EEGと試作チップの IRN測定結果を元にシミュレーションを行うことによって，LNA

の IRN が圧縮センシングの復元精度に与える影響を評価した．評価には二乗平均誤差

NMSEcompを使用し，シミュレーションによってシリコン起因のノイズが存在しない場合と

IRNの測定結果を用いたノイズが存在する場合を比較した．CR = 4の時にNMSEcompは 0.158

であり，これは非圧縮の水準とほぼ同じである．つまり，CR = 4の場合は LNAの IRNが原

因となる復元精度の劣化を避けつつ，通信に使用するデータ量は通常の 25 %となるため

LNA の低消費電力性能と併せてシステムの低消費電力化に貢献可能である．圧縮手法であ

るランダムアンダーサンプリングのサンプリングパターンを 10種類に増加させて同様の評

価を行い，CR = 7まではNMSEcompの増加が抑制される傾向であった． 
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第 5章 結論 

本論文では，次世代のスマート社会におけるセンサデバイスの長時間動作およびバッテ

リの小型軽量化に向けて，高速な負荷過渡性を有する低消費電流 LDO，特定周波数帯域の

PSRRを向上した低消費電流 LDO，そして超低消費電力 LNAとランダムアンダーサンプリ

ング型圧縮センシングシステムにおける信号復元精度の影響評価の研究を行った．各章の

内容をまとめると以下のようになる． 

第 1章では，センサデバイスに適した集積回路のシステムアーキテクチャと 技術課題を

検討した．人が着用し，生体信号を取得するタイプのセンサデバイスは長時間動作可能かつ

小型軽量である必要がある．そのため，圧縮センシングを活用した通信に伴う消費電力削減

と ICの低消費電力化が必要となる．そこでセンサデバイスには，スイッチングコンバータ

と LDOを組み合わせたバッテリ出力電圧の降圧とランダムアンダーサンプリング型圧縮セ

ンシングシステムを利用したシステムアーキテクチャが適していることを議論した．また，

このようなアーキテクチャの実現に向けた技術課題が，LDO の低消費電流化と負荷過渡応

答性の両立，LDOの低消費電流化と PSRR特性の両立，そして LNAのフリッカノイズ低減

と消費電力化であることを考慮し，研究目的を述べた． 

第 2章では，高速な負荷過渡応答が可能な低消費電流 LDOを検討した．一般的な LDOは

低消費電流化に伴い負荷過渡応答が遅くなり，負荷電流の急峻な変化よって LDOの出力電

圧アンダーシュートが大きくなる．これにより，負荷回路の動作に悪影響を与える課題があ

った．提案する LDOは低消費電流，低インピーダンスを特徴に持つ FVFを応用することに

より，低消費電流かつ LDOの負荷変動発生の高速な検知を可能にした．また，誤差増幅器

のテール電流源を切り替える技術との組み合わせにより，負荷電流のスルーレートに対し

てロバストな反応かつ高速な応答を実現した．提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行

った．提案回路は，1 μAから 10 mAかつ遷移時間 1 μsの厳しい負荷過渡に対して出力電圧

の 8.3%のアンダーシュート電圧，一般的な LDO のアンダーシュート電圧と比べて 89%の

改善を達成した．実測により提案手法の有効性を確認した． 

第 3 章では，特定周波数の PSRR を向上させた低消費電流 LDO を検討した．一般的な

LDO は低消費電流化に伴い PSRR の帯域が狭くなり，前段に接続されるスイッチングコン

バータのリップル電圧が抑制できず LDO出力に現れるノイズが大きくなる．提案する LDO

は低消費電流，低インピーダンスを特徴に持つ FVF を応用した低消費電流かつ高ゲインの

補助アンプを誤差増幅器と並列に動作させることにより，特定周波数帯域の PSRR 向上を

実現した．提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提案回路は，負荷電流が 1 mA

の軽負荷状態であっても 15 kHzの PSRRは 27.5 dBであり，一般的な LDOと比べて 18 dB

の改善を達成した．実測により提案手法の有効性を確認した． 

第 4 章では，ランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングシステム用の低フリッカ

ノイズかつ低消費電力な LNAを検討した．一般的なセンシングシステムでは固定周波数に
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よってサンプリングを行うため，フリッカノイズと熱ノイズの両方の低減が求められるこ

とで LNAの消費電力が大きくなる．これにより，センサデバイスの動作時間とバッテリの

体積にトレードオフが生じる課題があった．そこでランダムアンダーサンプリング型圧縮

センシングシステムはフリッカノイズが大きいと特に復元精度が悪くなる傾向がることに

着目し，フリッカノイズ低減に特化した低消費電力 LNAを実現した．提案回路のチップ試

作を行い，性能評価を行った．設計した LNAは，消費電力が 0.36 μW/chと非常に低消費電

力であり，生体信号のモチーフとして用いた脳波測定に対しゲインや CMRRの仕様を満た

している．また，IRNの測定結果を元にランダムアンダーサンプリング型圧縮センシングシ

ステムの復元精度に与える影響を評価し，CR = 4 までは復元に与える影響が小さいことを

証明した．実測とシミュレーション検証により提案手法の有効性を確認した． 

本論文の研究内容は，センサデバイスに向けた低消費電力アナログ集積回路技術の構築

を目的として行ったものである．センサデバイスに適したシステムアーキテクチャを実現

する上での技術課題を明らかにし，これらの課題を解決する手法を提案した．シミュレーシ

ョン評価ならびに試作チップによる測定評価から，低消費電力または低消費電流で動作可

能な集積回路技術を実現できることを示した．本研究における成果が，次世代スマート社会

の実現における重要な基盤技術の役割を担うことを期待する． 

また，今後センサデバイスの長時間動作およびバッテリの小型軽量化を実現するにあた

って残された，重要な課題を 2つ挙げる．1つ目は，圧縮比を増加させても復元精度劣化を

抑制可能な復元アルゴリズムの実現である．センサデバイスの無線通信に必要な消費電力

は信号の圧縮比を増加させることで低減されるが，復元精度とのトレードオフが存在する．

実証実験結果では通信による消費電力は二桁 μW のオーダーであり，本論文で検討したア

ナログ IC の消費電力に対して相対的に大きく，改善の余地が残されている．2 つ目は，電

極の特性を加味した AFE回路への追加機能の実装である．非侵襲電極を使用する場合，数

百 mVのオフセット電圧が発生することが知られており，LNAには左記のオフセット電圧

によって出力電圧がクリッピングすることを抑制する回路が必要である．また，第 4章でも

述べたが，電極のインピーダンス変化に対応した PGAとそのキャリブレーション機能も検

討する必要がある．センサデバイスの長時間かつ高頻度な着用を想定した場合，電極のイン

ピーダンス変化に対応する機能は正確なデータ取得のために必要な技術である． 
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付録 A 社会実装に向けた新規事業検討 

A.1. はじめに 

本論文では，次世代スマート社会におけるセンサデバイスのための低消費電力アナログ

集積回路技術に関する研究に関する研究を行った．本研究で着目した点以外にも解決すべ

き技術課題は存在しているが，得られた成果を社会実装して世界に貢献するためには，新

規事業検討ならびに事業展開等をあらかじめ検討する必要がある．本付録では，イノベー

ションデザインコースにおいて，先生方およびメンターの方々との意見交換を行いつつ，

社会実装に関する方針検討を行った結果をまとめる． 

 

A.2. ニューロテックとその市場規模について 

筆者の研究の最終的な目的は，生体信号を取得する小型軽量のセンサデバイスを構築す

ることである．上記で扱う生体信号の中でも今後特に成長が期待される脳波信号をモチー

フとし，国内のとり組みと市場規模を調査した．日本国内において，内閣府は「研究開発と

Society5.0 との橋渡しプログラム（BRIDGE）」の 1 つとして「脳情報を活かしたサイバー

空間の感性評価技術の社会実装」を公表しており，脳波を活用したソリューション提供が

Society5.0 におけるモデルケースの 1 つであることが分かる[1]．脳波を活用したより具体

的なソリューションとして Brain-computer Interface（BCI）および Brain-machine 

Interface （BMI）を挙げる[2-4]．BCIは脳波を介してコンピュータを制御する技術を指す．

BMIは脳波を介してコンピュータを含む機械全般を制御する技術を指す．図 A.1 に BCI の

具体的な例として手を用いず脳波によって電話端末を扱うイメージを示す．図 A.2 に BMI

の具体的な例として図 A.2（a）に脳波によって義手を制御するイメージ，図 A.2（b）に脳

波を元に感情理解が可能なロボットのイメージを示す．前述した例を鑑みると BCI や BMI

の社会実装はまだ未成熟であり，今後も応用技術の登場が期待できる．Grand View 

Research Inc.によると，BCI 市場は 2022 年から 2030 年まで年間複合成長率（CAGR）が

17．5 ％，2030 年には市場規模が 62億ドルに達すると予想されている[5]． 

 

 

図 A.1: BCI の具体例（手を用いず脳波で電話端末を扱う）. 
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( a )                                        ( b ) 

図 A.2: BMI の具体例. 

(a) 脳波によって義手を制御する. (b) 脳波を元に感情理解が可能なロボット. 

 

また，BIC や BMI等の神経科学を応用した技術の総称をニューロテックまたはブレイン

テックと呼ぶが，Claight Corporation によるとニューロテック市場全体では 2023 年から

2032 年までに CAGR が 11．9 ％，2032 年には市場規模が約 414．5 億ドルに達するとの

予想もあり今後成長が期待できる分野であることが分かる[6]． 

 

A.3. 新規事業展開に向けた検討 

上記のニューロテック市場において，センサデバイスの実現例として知られる 1 つに Ear 

EEG と呼ばれるデバイスがある．以降では Ear EEG の実現に向けて，同デバイスの全体

像，市場ヒアリング結果と本研究を用いた提案と事業拡大の方針までを述べる． 

 

A.3.1. 無線ウェアラブル脳波計 Ear EEG  

図 A.3 にニューロテックで使用される無線脳波計と有線脳波計の構成，および各脳波計

における特徴と技術課題を示す．従来の有線脳波計の場合，有線ケーブルでパソコン等の信

号処理端末と繋がれた複数の電極を頭皮上に装着する必要があった．そのため脳波の計測

中は使用者が拘束されることで負荷を伴い，特にじっと待つことが苦手な子供を対象とし

た脳波測定は困難である．また，有線脳波計の場合は据え置きの信号処理端末が想定されて

いることから脳波計そのものの低消費性能は求められず，技術的な課題は信号処理端末の

計算速度のみであった．無線脳波計の場合，デバイスを装着するだけで脳波の計測ができる

ことから使用者の負荷軽減が可能である．更に無線通信機能を用いることによって信号処

理端末としてポータブル機器を使用すればウェアラブルな脳波計を用いたソリューション

が提供可能となる．近年の半導体技術の発展よるコンピュータの処理性能の向上とそれに

付随する AI 技術の発展により，信号処理端末における計算速度は解決しつつあるものの，

無線脳波計の実現にはバッテリの体積と長時間動作のトレードオフという課題が依然とし

て存在する． 
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図 A.3: 無線脳波計と有線脳波計の構成，および特徴と技術課題. 

 

前述の課題は認識されつつも，産業界では既にウェアラブル化を前提とした無線脳波計

の実現に注目が集まっている．既に企業から将来の製品化を見据え無線ウェアラブル脳波

計の実現を想定した特許の出願が確認されている．例えば日本のソニーグループ株式会社

はユーザが自身の内部状態を元に，電子機器をコントロールできるようにする技術を実現

する特許を登録している[7] ．一例を挙げると，脳波信号を含む生体信号情報を使用し，そ

の情報を元にヘッドマウントディスプレイ等の映像コンテンツを制御する．米国の Apple 

Inc.は同社イヤホンである AirPods に脳波計測機能を付与することを意図した特許を登録

している[8] ．特許[8]ではイヤホンのイヤーパッド部分に電極が配置されており脳波や筋電

等の生体信号の計測が可能になる. 

  特に特許[8]に示すようなイヤホン型脳波計を Ear EEGまたは In Ear EEG と呼ぶ[9，

10]．図 A.4 に先行研究で報告されている Ear EEG を示す．Ear EEGは耳に装着すること

で耳の内部あるいは外部に配置された電極を通じて脳波を測定する[11-14]．近年では，耳

で測定する脳波は頭皮で測定する脳波の代替として使用できる可能性が高い[15]ことに加

え，非常に装着性が高いため脳波の取得精度の向上が期待できることから，ニューロテック

のキーデバイスとして Ear EEG に対する関心が高まっている．Ear EEG は本研究の対象

であるセンサデバイスに包括されており，以上の期待から本研究の社会実装検討の対象と

して Ear EEGを選定する． 

 



９４ 

 

 

[10]より転載. © 2024 IEEE. 

図 A.4: 先行研究で報告されている Ear EEG. 

 

A.3.2. 市場ヒアリングの結果と提案内容 

Ear EEG の実現に向けて，A.3.1.項で述べたバッテリの体積と長時間動作のトレードオ

フに対しては本研究の提案技術によって改善するものの，その他の課題や連携技術を把握

していなければ社会実装は難しい．そのためには無線脳波計の現状を把握する必要がある

と考え，脳波を専門とした学会である NEURO2024 の展示会にてヒアリングを実施した．

以下にヒアリングで得られた内容の一部を列挙する.  

 

⚫ 研究用の無線脳波計でも軽量の需要があり，既存製品では 220 mA/h のバッテリを

搭載している 

⚫ 汗の影響で電極と皮膚界面のインピーダンスが変化して適切な測定ができなくなる

ため，40 分程度以上の長時間着用する需要は把握していない 

⚫ ドライ電極を使用するケースは多いが，電極サイズが大きいと脳波計装着者が疲労

を感じる程に重量が重くなる 

  

図 A.5 に上記の内容を考慮した Ear EEGの機能提案を示す．既に普及しているワイヤレ

スイヤホンに脳波計機能を追加した Ear EEG を提案する． 

以降では図 A.5 の提案に至った経緯を説明する．当初は脳波計のみの長時間動作を想定

しており，Ear EEG は数日に渡る長時間の連続着用を想定していた．しかしながらヒアリ

ングを行った上で長時間の着用はまだ実用面で難しいことが分かり，「既存デバイスにバッ

テリ持ちに大きな影響を与えず脳波計機能を付与する」という提案方針とした．  
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図 A. 5: ヒアリング内容を考慮した Ear EEG の機能提案. 

 

特に考慮すべき点は，ヒアリング結果の EEG を正確に測定しようとすると最長装着時間

は 40 分が上限であるという点である．これは電極の特性で律速しており，着用時間が短け

ればその間に Ear EEG を充電することが可能であり，Ear EEG のみの連続動作時間に対

するハードルは当初の想定に対して低いことが分かった．そこで，アイディアとしては特許

[8]と同じではあるが，既存のワイヤレスイヤホンに対し Ear EEG を付与する場合の消費

電力増加率を見積もることでイヤホン機能と Ear EEGの同時実装が可能かを検討した．消

費電力の検討結果を表 A. 1 に示す．試算にはイヤホン機能の通信に伴う消費電力，振動素

子の駆動電力，研究業績である IC の消費電力に加えて先行研究の測定結果を使用した[16-

20]．チャネル数は 4.1 節で想定したように 20 チャネルで試算している．また，図 1.9 のス

イッチングコンバータは LDO に対して相対的に消費電流が小さい製品が市場で実現され

ており，全体に対する消費電力割合も十分小さいため，表内の試算には使用していない．今

回の表 A. 1 から，4.2 節で示したナイキスト周波数に基づく従来システムではイヤホン機

能のみに対し消費電力が倍以上になるが，提案する圧縮センシングフレームワークでは

32 %の増加で留まっていることが分かる．また，True Wireless Stereo（TWS）タイプのワ

イヤレスイヤホンによく使用される 35 mAh，3.7 Vのバッテリを想定した動作時間見積も

りも行っている．振動素子の駆動電力は音量にもよって異なるが仮に 1 mW として見積も

りを行った．従来システムに基づく Ear EEG を搭載すると，ワイヤレスイヤホンの動作時

間は Ear EEGを搭載しない場合に対して約半分の 10 時間となった．しかしながら提案シ

ステムに基づく Ear EEG を採用することで動作時間を 16.2 時間まで延長可能であり，

TWSタイプのようなケースからの充電なしでも人間の稼働時間程度は動作が可能であるこ

とが分かった． 

見積もりにおいて LNAの消費電力比率が低いように見えるが，高圧縮による復元精度劣

化に対する精度向上に関する研究も行われており[21]，今後はより高い圧縮比を使用したシ

ステムが採用されると仮定した場合，表 A.1 における ADC + Digital + RFの消費電力が低

下するため，LNA の低消費電力化検討は重要である．以上より，本論文における研究成果

によってイヤホン機能と Ear EEG の同時実装がより現実的なものとなった． 
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A.3.1. 将来的な事業拡大方針 

 図 A.6 に事業拡大のイメージを示す．初期段階は提案システムのシェア拡大を目指し特

定用途向け IC の販売や提案システムのソフトウェア開発受託を行うが，この際に特許に

よるロイヤリティによる収益や取得 EEGのデータ開示を契約として盛り込む．特に後者

が実現するとシェア拡大に伴い，EEG のビックデータを所有することが可能であり，こ

のビックデータを元にして更なる研究の加速と EEGに関するコンサル能力を強化して収

益性を向上させる．あくまで EEG を用いた Business to Business のビジネスを主軸とす

ることで資金力の伴う顧客獲得を目指す．従来の総合電機メーカーのようなハードウェア

売り切りのビジネスでなく，ビックデータを元にした先行者優位の社会実装を行うことが

できれば社会実装の形もより多角化が可能であると考える． 

表 A. 1: イヤホンと Ear EEG の同時実装による消費電力増加率 

Ear EEG の実装に伴う 

IC の消費電力 

↓ 

イヤホン

機能のみ 

イヤホン機能 

＋Ear EEG 

(従来システム) 

イヤホン機能 

＋Ear EEG 

(4 倍圧縮の提案システム) 

LDO [18] 

(3.7V バッテリで電力計算) 
- 0.75 μW 0.75 μW 

LNA [19] - 0.36 μW/ch 0.36 μW/ch 

ADC + Digital + RF [20] - 345 μW/ch 97 μW/ch 

↓上記から Ear EEG の総消費電力を計算 

Ear EEG の総消費電力 

(20 チャネル) 
- 6.9 mW 2 mW 

イヤホン機能の通信に伴う消費電力：5 mW  

*2 mW～9 mW 平均と仮定した設定 [16] 

イヤホンの振動素子を駆動する消費電力：1 mW [17] 

イヤホン機能のみに対

する消費電力増加率 
0 % +129 % +32 % 

35 mAh，3.7 Vの 

バッテリを使用した 

場合の連続動作時間 

見積もり 

21.6 h 10 h 16.2 h 
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図 A.6: 事業拡大イメージ. 

 

A.4. 新規事業検討から得られた知見 

新規事業の検討を行うにあたり，多くの知見を得ることができた．その中でも特に重要な

ものを以下に述べる． 

1 点目は「センサデバイスの具体的な使用状況を知ること」である．前節で述べた検討内

容は，ヒアリングを元にして Ear EEGの使用条件を明確にしたことで，当初の想定から変

更を行った内容が多く含まれる．提案する技術と実際の使用条件がマッチしなければ社会

実装まで辿り付くのは困難である．実際に市場でビジネスを行う方々と視点や共通認識を

共有することで，研究においてより具体的な目標が提示できるに留まらず，連携技術等の周

辺情報を把握することで新たな研究テーマの発案にも繋がると感じた. 今回の例では連続

着用時間の上限とその原因を把握することで Ear EEGのみの提案でなく，既存デバイスに

対する付加価値を提供する提案に至った．ヒアリングの実施は研究分野に関する様々な視

野や思考の吸収だけでなく，研究分野以外の知識も獲得できる有意義な機会であった． 

2 点目は「研究によるセンサデバイスの性能向上の程度感を見積もること」である. 研究

は将来のための技術検討であり，技術を実装するデバイスの性能向上を目的としている. そ

の中で性能向上の程度感を見積もることで「まだ改善をモチベーションとした研究が必要」

なのか「現状の研究結果で実社会において十分な性能が得られている」を判断する根拠とし

て使用することができる. 実際に筆者が研究成果を国際会議で発表した際，「この集積回路

の研究はセンサデバイスにどの程度の効果をもたらすのか」という旨の質問をいただき，即

答できないことがあり心苦しい思いをした．社会実装を目指すにあたり，研究の社会的意義

を明確にするには技術の効果を定量化して説明することが必要であると強く感じた． 

以上の 2 点が，新規事業の検討から学んだ特に重要と考える知見である． 
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A.5. まとめ 

本付録では，新規事業の検討結果と得られた知見について述べた．筆者の研究の最終的な

目的は，生体信号を取得する小型軽量センサデバイスの構築を目的としている．新規性と成

長性の観点をもって新規事業案を検討し，EEG を扱うセンサデバイスであり無線脳波計の

1 種である Ear EEGの実現に対する提案を行った．現在，市場に出ている Ear EEG は存

在しないが，本研究の結果と関連研究から Ear EEG のバッテリ小型化と動作時間のトレー

ドオフについて試算を行った．本研究を元にした提案は Ear EEG 使用環境下において低消

費電力性能を実現できることが分かり，事業化の余地があると考えている．新規事業を創出

する上で「センサデバイスの具体的な使用状況を知ること」「研究によるセンサデバイスの

性能向上の程度感を見積もること」の 2 点が特に重要であると学ぶことができた． 
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