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内容梗概

本論文は，著者が大阪大学大学院工学研究科電気電子情報工学専攻集積エレクトロニクス講座

(谷口研究室)において行ったスケーラブルセンサネットワークのための回路技術に関する研究を
まとめたものであり，以下の 6章で構成されている．

第 1章

本章では，本研究の背景であるセンサネットワーク，および研究の目的を述べる．

第 2章

本章ではセンサ部のアナログフロントエンド回路に使用する極低消費電力 ΔΣモジュレータ
の設計に関する研究について述べる．センサネットワークのノードは通常，電池駆動のため，

回路の省電力化が要求される．本研究では CMOSデジタル回路との集積化の親和性を考慮
して，センサノードのアナログフロントエンド部のMOSトランジスタを弱反転領域で動作
させることで，大幅な消費電力の低減を図っている．弱反転領域動作MOSFETを使用した
オペアンプのスルーレートが ΔΣモジュレータ性能に最も大きな影響を与えることを数値シ
ミュレーションで確認した．この極低消費電力ΔΣモジュレータ固有の問題を解決するため，
電流量を差動入力電位差に応じて動的に制御し，スルーレートを増強する適応型バイアスオ

ペアンプを組み込んだΔΣモジュレータを提案した．0.25 μmCMOSプロセスを用いてΔΣ
モジュレータの設計・試作を行った．実測の結果，従来の定電流バイアスを用いたモジュレー

タと比較して，同一消費電流で約 15∼20 dBの SNDRの改善が得られた．消費電力は 13 nW
となった．

第 3章

本章では弱反転動作MOSトランジスタを用いた適応型バイアスオペアンプについて述べる．
省電力化が求められるセンサネットワークのノードでは，同一の消費電力でより良い特性を

持つオペアンプが必須である．通常，低電力化のために電流を削減すると，オペアンプの性

能が悪化する．第 2章で述べたように，ΔΣモジュレータの高速化には，オペアンプのスルー
レート特性を改善することが最も効果的である．このため，入力振幅の絶対値をモニタし，

その大きさに応じて電流値を制御する適当型バイアス回路を提案した．MOSトランジスタの
弱反転領域で動作する適応型バイアスを用いたスルーレートブーストオペアンプは，スイッ

チトキャパシタ回路の消費電流を抑制したまま，高速動作を実現することができる．スイッ

チトキャパシタ積分器にスルーレートブーストオペアンプを用いた回路を試作し，実測の結

果，従来回路と比較して，セトリング時間が約 12倍改善されることを確認した．消費電力
は約 7 nWとなった．

第 4章

本章ではセンサの計測データを転送する有線 CDMAインタフェースの可変ゲインアンプに
ついて述べる．多重化が容易な有線 CDMAインタフェースはセンサネットワークに必要な配
線数の大幅な削減が可能であることに加え，TDMA(Time Division Muliple Access)のよう
な接続数に応じた通信のタイミング制御が不要である．そのため，有線CDMAインタフェー
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スはセンサネットワークのノード部におけるセンサ数を動的に増減させることができる．し

かし，キャパシタカップリングを用いて電荷で信号を送出する有線 CDMAインタフェース
のバス電圧の振幅はバス容量に依存し，接続する送信器数によっては正常に通信できなくな

る．そこで，本章ではインタフェースの送信器の増減やバス長の増減によるバスの特性変化

の影響を抑制する可変ゲインアンプ (VGA)を提案している．センサネットワークシステム
内の可変ゲインアンプの必要条件を数値シミュレーションで検討した結果，必要とされる特

性条件がMultiple-Differential-Pair構成の増幅器で実現できることを確認した．また，ゲイ
ン設定値とアンプの線形性を改善する可変電流源と，温度変化の影響を軽減するバイアス回

路についても検討した．可変電流源とバイアス回路を用いることで約 5倍のバス容量の変化
に対応できる可変ゲインアンプの非線形性と温度特性の影響を抑制できることを確認した．

第 5章

本章ではオーバーサンプリングを用いた広帯域CDR(Clock and Data Recovery)回路につい
て述べる．様々な種類のセンサが接続されるセンサネットワークでは，測定対象やアプリケー

ションによってその情報量，通信頻度は大幅に変化する．そのため，インタフェースのビッ

トレートをアプリケーションに合わせて増減させ，インタフェースにおける消費電力の低減

を図る必要がある．また，第 4章で検討を行った有線 CDMAインタフェースではクロック
信号を伝送しないため，受信部において送信データからクロックを復元する必要がある．通

常，広帯域の受信データからクロックを復元する CDR回路では所望のクロック周波数の逓
倍の周波数でロックする擬似ロックの問題が生じる．そこで，本研究では最大連続同符号長

が既知の信号に対して，データエッジごとに連続同符号長を確認・更新する回路ブロックの

導入により擬似ロックを回避する新しい CDR回路を提案する．提案回路について，シミュ
レーションを行ったところ，二桁以上の入力ビットレートの変化に対して正常に動作するこ

とを確認した．

第 6章

本章では，本研究の結論について述べる．
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第1章 序論

1.1 研究の背景

現在，センサネットワーク関連の研究が広く行われている．一つのノードにセンサ，マイクロプ

ロセッサ，通信機能，電源を組込み，多数のノードが自律協調動作を行うセンサネットワーク (図
1.1)はネットワークとセンシングシステムの結合により，新たなマーケットを開拓すると期待され
ている．

センサネットワークは 1999 年に DARPA(Defense Advanced Research Projects Agency) の
Smart Dustプロジェクト [1]の発表をきっかけに研究分野として大きく認識されるようになった．
その後，米国ではNITRD(Networking and Information Technology Research & Development)計
画に基づき，NSF(全米科学財団)と DARPAの両機関が提供する資金の下で研究が行われている．
米国では当初，軍事主導で広域向けのアプリケーションを想定したセンサネットワークが多く研究

されていたが，最近では IEEEが小規模の自律ネットワークプロトコルである zigbee[2]などの通
信規格を制定した結果，MOTE[3]などのモジュール販売により，民生市場への展開を待つ段階に
きている．

一方，日本では広義のセンサネットワークとして，地域気象観測システムであるAMeDAS(Automated
Meteorological Data Acquisition System)や道路交通モニタリングといったセンサネットワーク技
術が 1970年代から実用化されている．また，新しいセンサネットワーク技術に関する研究も大学
や企業で行われており，要素技術の研究も民間主導で盛んに行われている．

現在のベンダ毎の閉鎖的な規格で構成されているセンサネットワーク間の相互接続性を高め，様々

なアプリケーションに拡張できるオープン型センサネットワークが近年の研究テーマとなっている

Communiation / Interface

Sensor
Processor

図 1.1: センサネットワーク センサノードは 1つ以上のセンサ部と 1つの通信部から構成され，
センサ情報の取得，およびノード間の通信を行う
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Sensor Communication

Chapter 3 : Low-Power, Low-Voltage
Slew Rate Boost OP-Amp

Chapter 4 : Wired CDMA Interface with 
Variable Gain Amplifier

Chapter 5 : Wide-Band Clock Recovery Circuit 
using Over-Sampling Technique

Chapter 2 : Ultra Low-Power ΔΣ Modulator

BUS

図 1.2: 本論文の構成 第 2章，第 3章ではセンサ部，第 4章でバス，第 5章で通信部のスケーラ
ビリティ向上について取り扱う

[4]．また，オープン型センサネットワークとユビキタス技術を組み合わせることで，日常生活の中
に様々なセンサを配置し，それを基にした多様なサービスを提供するユビキタスセンサネットワー

クも提唱されている．

1.2 本論文の目的と構成

本論文では，センサネットワークについて，単一の回路構成で様々な用途のセンサに対応できる

よりスケーラブルなセンサネットワークを実現するための回路技術の検討を目的とする．本論文の

構成を図 1.2に示す．

極低消費電力ΔΣモジュレータ

第 2章ではセンサで計測したアナログ信号をデジタル変換するための極低消費電力 ΔΣモ
ジュレータについて述べている．全ての MOSFETを確実に弱反転領域で動作させるため，
電源電圧は 500 mVと設定して低消費電力化を図り，電池による長時間の駆動が可能となる
設計を行った．ΔΣモジュレータ内のオペアンプのスルーレートがモジュレータの特性に大
きな影響を与えることをシミュレーションで確認した．このため，スルーレートを強化する

適応型バイアスオペアンプと定バイアスオペアンプを用いてΔΣモジュレータを設計 ·試作
した．クロック周波数 5 kHzのとき，SNDRは信号入力域の全域にわたり約 10 dB改善し
た．消費電力は 13 nWであった．また，スルーレートブーストオペアンプを用いれば，ク

ロック周波数を増加させても通常のオペアンプと比較してSNDRの劣化が少ないことを確認
した．本研究で設計したΔΣモジュレータを用いることで電池駆動であるセンサノードの動
作時間が改善する．

低電力 ·低電源電圧スルーレートブーストオペアンプ
第 3章は低電力 ·低電源電圧スルーレートブーストオペアンプについて述べている．省電力
化が求められるセンサネットワークのノードでは，同一の消費電力でより良い特性を持つオ

ペアンプが必須である．通常，低電力化のために電流を削減すると，オペアンプの性能が悪

化する．本研究ではスルーレート特性改善のため，バイアス電流を入力振幅の絶対値の大き

さに応じて動的に変更する適応型バイアス回路を提案している．MOSトランジスタの弱反
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転領域で動作する適応型バイアスオペアンプは，スイッチトキャパシタ回路の消費電流を抑

制したまま，高速動作を実現することができる．スイッチトキャパシタ積分器にスルーレー

トブーストオペアンプを用いた回路を試作し，実測の結果，従来回路と比較して，セトリン

グ時間が約 12倍改善されること確認した．消費電力は約 7 nWとなった．本研究で設計し
たオペアンプをΔΣモジュレータで用いることで，第 2章で述べるように SNDRが大幅に
改善する．

可変ゲインアンプを用いた有線CDMAインタフェース

第 4章はセンサネットワークにおけるセンサ数のスケーラビリティを容易に実現できる可変
ゲインアンプを用いた有線CDMAインタフェースについて述べている．有線 CDMAイン
タフェースは容易に多重通信を実現できるが，バス電圧の振幅はバス容量に依存し，接続す

る送信器数によっては正常に通信できなくなる．そこで，本研究ではバスの特性変化の影響

を抑制する可変ゲインアンプ (VGA)を提案している．センサネットワークシステム内の可
変ゲインアンプの必要条件を数値シミュレーションで検討した結果，必要とされる特性条件

がMultiple-Differential-Pair構成の増幅器で実現できることを確認した．また，ゲイン設定
値とアンプの線形性を改善する可変電流源と，温度変化の影響を軽減するバイアス回路につ

いても検討した．可変ゲインアンプの導入で約 5倍のバス容量の変化に対応できることを確
認した．そのため，可変ゲインアンプを用いた有線 CDMAインタフェースはセンサネット
ワークのノード部におけるセンサ数の増減やバス長の増減による特性変化に対応することが

できる．

オーバーサンプリングを用いた広帯域CDR

第 5章は受信したビットストリームからクロックを復元し，送信データを正しく受信するこ
とができるオーバーサンプリングを用いた広帯域 CDRについて述べている．インタフェー
スは通信量に見合ったビットレートに設定することで消費電力の低減を図ることができる．

また，第 4章で検討を行う有線 CDMAインタフェースではクロック信号は伝送しないため，
受信部において送信データからクロックを復元する必要がある．通常，広帯域の受信データ

からクロックを復元する CDR回路では所望のクロック周波数の逓倍の周波数でロックする
擬似ロックの問題が生じる．そこで，本研究では最大連続同符号長が既知の信号に対して，

データエッジごとに連続同符号長を確認・更新する回路ブロックの導入により擬似ロックを

回避する新しい CDR回路を提案する．提案回路について，シミュレーションを行ったとこ
ろ，二桁以上の入力ビットレートの変化に対して正常に動作することを確認した．提案した

CDR回路を様々な種類のセンサが接続されるセンサネットワークに用いると，単一回路で
幅広いビットレートでの通信が実現し，電力効率が向上する．

結論

本論文での研究についてまとめる．





5

参考文献

[1] J. M. Kahn, R. H. Katz, and K. S. J. Pister, “Next century challenges: Mobile networking
for “smart dust”,” 5th annual ACM/IEEE International Conference on Mobile Computing
and Networking(MOBICOM), pp. 271–278, Seattle, 1999.

[2] 鄭 立, ZigBee 開発ハンドブック, リックテレコム, 2006.

[3] 無線センサーネットワーク MOTE オフィシャルページ, http://xbow.jp/motemica.html.

[4] ユビキタスセンサーネットワーク技術に関する調査研究会, ユビキタスセンサーネットワーク
の実現に向けて 最終報告, 総務省, 2004.





7

第2章 極低消費電力ΔΣモジュレータ

2.1 まえがき

デジタル信号を扱うセンサネットワークでは，センサの出力信号をデジタル変換する必要があ

る．本研究では，電池のように電力容量の小さな電源環境で動作するセンサノードを長時間動作

させるための省電力の AD変換部について検討を行う [1]．設計に際して，アナログ ·デジタル回
路の混載が可能なCMOSプロセスを用い，製造，組み立てコストの削減を図った．しかし，強反
転領域で動作する通常のCMOSアナログ回路は大きな駆動電力を必要とするため，弱反転領域動
作回路を採用することで消費電力の大幅な低減を実現した [2, 3]．弱反転領域動作回路は，動作速
度やノイズ耐性といった，回路の諸特性を悪化させる．本研究では，図 2.1に示す AD変換部の省
電力化について検討を行った．表 2.1に代表的な AD変換方式，動作速度と特徴を示す．この表よ
り，ΔΣモジュレータは動作速度は遅いものの，高精度が得られることがわかる．一方，抵抗を用
いた積分型 AD変換方式は，製造ばらつきの影響を大きく受ける．そこで，本研究では温度など
の低速のセンサ信号を想定したデータコンバータ用の弱反転領域動作ΔΣモジュレータについて，
数値シミュレーションを用いて詳しく解析した．さらに省電力化による特性の悪化要因を克服する

回路を提案し，チップ試作 ·測定を行い，所望の回路動作を確認した．

2.2 動作原理

本節ではΔΣ型 ADコンバータ [4]とそのコア回路となるΔΣモジュレータ [5]の動作について
述べる．

ΔΣ型ADコンバータ

オーディオ機器などで広く用いられている ΔΣ型ADコンバータは図 2.2に示すように，ΔΣモ
ジュレータとデシメーションフィルタで構成される．

ΔΣ型 ADコンバータに入力されたセンサからのアナログ信号はADコンバータの出力レート
の数倍∼数百倍の周波数でオーバーサンプリングされ，図 2.3に示すように，ΔΣモジュレータで

Sensor

Signal
Preamp

A/D
Conversion

Signal
Transmitting

Scope of
This Chapter

BUS

図 2.1: センサノードのブロック図 本研究ではプリアンプで増幅された信号をデジタル化するた

めの変換回路について検討する
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表 2.1: AD変換方式
速度 精度 特徴

フラッシュ型 超高速 低 レイテンシー小

パイプライン型 高速 中 デジタルコレクション

ΔΣ型 低速 高 ノイズシェーピング

逐次比較型 低速 中 キャパシタ面積大

積分型 低速 高 精度が素子依存

Analog Input
Digital Data

(Multibit)
ΔΣ Modulator

Decimation
Filter

Bitstream
(1bit)

図 2.2: ΔΣ型ADコンバータのブロック図 入力されたアナログ信号はΔΣモジュレータとデシ
メーションフィルタでデジタル信号に変換される

パルス密度変調 (PDM)形式と呼ばれるデジタルビットストリームに変換される．ΔΣモジュレー
タ出力のビットストリームは入力信号振幅が大きいときには’1’が多く出力され，入力信号振幅が
小さいときには’0’が多く出力される．デシメーションフィルタはΔΣモジュレータ出力を信号処
理によってデータレートを下げるデジタルフィルタである．

ΔΣモジュレータ

入力信号を 1ビット幅のデジタルビットストリームに変換する ΔΣモジュレータは，図 2.4に示
すように，ループフィルタと量子化器から構成される．フィードバック経路には通常，アナログ入

力のモジュレータであればDAコンバータが挿入される．また，量子化雑音E(z)は量子化器での
加算ノイズ源として取り扱う．

入力信号側のループフィルタの伝達関数をL0(z)，フィードバック側のループフィルタの伝達関
数を L1(z)としたときの入力 S(z)と出力 V (z)，量子化雑音 E(z)の関係は，

V (z) = L0(z)S(z) + L1(z)V (z) + E(z) (2.1)

∴ V (z) =
L0(z)S(z) + E(z)

1 − L1(z)
(2.2)

=
L0(z)

1 − L1(z)
S(z) +

1
1 − L1(z)

E(z) (2.3)

と表せる．式 (2.3)より，係数L0(z)/(1−L1(z))は入力信号S(z)に影響を及ぼし，1/(1−L1(z))は
量子化雑音E(z)に影響することがわかる．前者を信号伝達関数 (STF, Signal Transfer Function)，
後者を雑音伝達関数 (NTF, Noise Transfer Function)と定義する．このとき，

STF = 1 (2.4)

NTF = (1 − z−1)n (2.5)

であれば，それぞれの周波数特性は図 2.5に示すように，入力信号波形は変わらず，低周波の量子
化雑音が抑制される．この高域側に量子化雑音が押しやられる現象がノイズシェーピングである．

量子化ノイズ抑制帯域に信号帯域を設定することで実効的な雑音量が減るため，SN比の向上が期
待できる．
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Analog Signal

Pulse Density Modulation
(PDM)

ΔΣ Modulation

Decimation

Pulse Code Modulation
(PCM)

00000001
00001010
00101101
01101101
11000100
01001011
00010010
00001100

図 2.3: 信号変化フロー 入力されたアナログ信号はΔΣモジュレータでパルス密度変調形式に
変換され，さらにデシメーションフィルタでパルス符号変調形式に変換される

Quantizer

Converter

S(z)
V(z)

E(z)

Loop
Filter

L0

L1

z -n

図 2.4: ΔΣモジュレータの基本形 ループフィルタ，量子化器，信号変換器から構成されるフィー

ドバックループが存在する
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図 2.5: ΔΣモジュレータの STFとNTFの特性 次数が上がるとノイズシェーピングの効果は大

きくなる

1

- 1 - z-1

Loop
Filter

L0

L1

L0

L1

n

a

b
c

a

b

c
Δ Σ

図 2.6: ΔΣモジュレータのループフィルタ構成 ループフィルタ内に差分 (Δ)と積分 (Σ)の機能
を持つ
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z -1

Quantizer

DAC

S(z) V(z)
-

E(z)

1 - z-1
z -1

1 - z-1
-

2

図 2.7: 2次のΔΣモジュレータ 2つの積分器が直列接続され，2次のノイズシェーピング特性
を持つ

式 (2.4),(2.5)の条件を満たすループフィルタは図 2.6に示すように，入力と出力の差分をとるた
めの差分器 (Δ)と信号を累算するための積分器 (Σ)から構成される．nは次数であり，n次のモ

ジュレータの場合，積分器が n個直列に接続される．また，図 2.5より，次数が高いほど低周波ノ
イズの減衰量が大きくなり，ノイズシェーピングの効果が大きいことが確認できる．通常，3次以
上のモジュレータは不安定となりやすく，安定動作のために回路構成や係数を調整する必要がある．

図 2.7に本研究で設計した 2次の Boser-Wooley型 [6]のモジュレータのブロック図を示す．モ
ジュレータには遅延特性を持つスイッチトキャパシタ型積分器を使用した．このときのモジュレー

タの伝達関数は

V (z) = z−2S(z) + (1 − z−1)2E(z) (2.6)

であり，

STF = z−2 (2.7)

NTF = (1 − z−1)2 (2.8)

となる．ここで，式 (2.8)は式 (2.5)に示したNTFの式と一致し，2次のノイズシェーピング特性
を持つ．一方，STFは 2次の時間遅れが生じるが，信号の内容は変化しない．

ΔΣモジュレータで使用する量子化器と帰還部のコンバータはそれぞれオフセットや非線形性な
どの非理想性を持つ．このうち，量子化雑音と同一箇所で発生する量子化器の非理想性はノイズ

シェーピングされ，モジュレータの性能にはほとんど悪い影響を及ぼさない．一方，入力信号と同

一箇所で発生する帰還部のコンバータで生じる図 2.8(a)のような非線形性は，モジュレータの性
能に深刻な影響を与える．したがって，図 2.8(b)のように，本質的に線形である 2値量子化を用
いると，帰還部のコンバータの非理想性は回避される．そのため，モジュレータ内部の量子化器は

1ビット出力のコンパレータがよく使用される．

デシメーションフィルタ

デシメーションフィルタ [7]には，次の 3つの役割がある．

• 高域に存在する量子化雑音を取り除く

• サンプリング周波数を下げる

• 出力ビット幅を増やす
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Analog Output

Digital Input

Analog Output

Digital Input

(b) 1bit Quantizer
(Comparator)

(a) Multibit Quantizer
(AD Converter)

図 2.8: コンパレータと DAコンバータの線形性
(a) マルチビット量子化器 (ADコンバータ)

(b) 1ビット量子化器 (コンパレータ)
1ビット出力では常に線形性が維持される

ΔΣ型ADコンバータ用のデシメーションフィルタには，通常，sincフィルタとFIR(Finite Impulse
Response)フィルタや IIR(Infinite Impulse Response)フィルタの組み合わせが使用される．図 2.9
にデシメーションフィルタの入出力スペクトルの模式図を示す．この図に示すように，デシメー

ションフィルタの出力では，サンプリング周波数が下がり，高域に存在していた量子化ノイズが

カットされる．
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Frequency

Magnitude

Signal
Quantization

Error

(a) Output Spectrum of ΔΣ Modulator

Frequency

Magnitude

Signal
Quantization

Error

(b) Output Spectrum of ΔΣADC with Quantization Noise Suppressed by Decimation Filter

Sampling
Freqency

Sampling
Freqency

図 2.9: 周波数スペクトルの変化 (a) ΔΣモジュレータの出力スペクトル (b) デシメーション
フィルタによって量子化ノイズが抑圧された ΔΣ型ADコンバータの出力スペクトル ΔΣモジュ
レータ出力に含まれる量子化ノイズはデシメーションフィルタで大部分が除去される
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表 2.2: ΔΣモジュレータの設計条件
電源電圧 500 mV

信号帯域 DC∼50 Hz

クロック周波数 5 kHz以上

SNDR 30 dB以上（5 bit以上）

消費電力 50 nW以下

2.3 省電力化の影響

本節では，電流削減に起因するΔΣモジュレータの性能劣化要因について検討する．電源電圧
500 mVを前提にし，表 2.2に示すΔΣモジュレータの設計条件を定めた．回路動作に用いるボタ
ン電池の容量 10 mAhから 10年以上の動作を想定して消費電力を 50 nW以下とした．

2.3.1 特性劣化の要因

本研究では受動素子の絶対誤差の影響を受けないスイッチトキャパシタ回路を積分器として用い

たΔΣモジュレータについて検討する．図 2.10に示すΔΣモジュレータは以下の 4つの要素回路
から構成される．

• デジタル回路

• コンパレータ

• スイッチ

• オペアンプ

以下に省電力化によるこれらの要素回路の特性劣化について検討する．

デジタル回路

低電源電圧化によって，デジタル回路を弱反転領域で動作させると，MOSトランジスタのON
電流が小さくなり，出力ノードが所定の電圧に達するまでの時間が長くなり，動作速度の低下を招

く．また，更に電源電圧を下げてON電流を削減すると，OFF電流 (漏れ電流)との差が減少し，
論理動作の確保が困難になる [8]．本研究では VDD = 500 mVと設定し，ON電流と OFF電流の
差を確保して，論理の出力に影響を及ぼさないよう配慮した．

コンパレータ

コンパレータはモジュレータの最終段の積分値の値をもとに 1ビットのデジタル値を出力する．
コンパレータで生じる非理想性は次のものがあげられる．

• オフセット
先述したように，コンパレータのオフセットは量子化ノイズと等価であり，NTFにより低域
成分のノイズシェーピング効果によって，モジュレータ全体の特性にはほとんど影響しない．
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図 2.10: 本論文で設計したΔΣモジュレータ
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• 変換遅延時間
離散時間動作ΔΣモジュレータでは，変換遅延時間はクロック周期の半分以下ならば許容さ
れるが，それ以上の遅延が生じるとモジュレータの特性に影響を与える．特に，NTFによる
ノイズシェーピング特性の悪化は，モジュレータの特性に大きな影響を与える．

出力がデジタル値であるデジタル回路，およびコンパレータは，次段の回路でクロックに同期し

て情報処理を行うまでに論理が判別できる電圧が出力されていればよい．このため，回路に要求さ

れる条件は出力の立ち上がり/立ち下がり時間であり，それらは設計の段階で容易に決定できる．

スイッチ

スイッチトキャパシタ回路内のスイッチとして使用するMOSトランジスタの実効的なスイッチ
の抵抗値はゲート-ソース間電圧に依存する．低電源電圧の下では，スイッチ素子に流れる電流が
減少するため，出力電位が所定の値に達するまでの時間が増加し，回路の動作速度が低下する．し

かし，MOSトランジスタのアスペクト比を変えることで，実効的なスイッチの抵抗値を最適化で
きる．

オペアンプ

オペアンプの非理想性はΔΣモジュレータの伝達関数が理論式から乖離する原因となる．省電
力オペアンプには動作速度と消費電流のトレードオフが存在する．このトレードオフの下でオペア

ンプの諸特性がΔΣモジュレータの特性に与える影響を把握することが重要となる．

以上のように，低電源電圧化，低消費電力化を行うと，モジュレータ内の回路の各部で動作速度

をはじめとした特性の劣化が生じる．

本研究ではシミュレーションにより，ΔΣモジュレータのスイッチトキャパシタ積分器で用いて
いるオペアンプの諸特性がΔΣモジュレータの特性，特に SNDRに与える影響について検討した．

2.3.2 オペアンプの特性検討

本節では，オペアンプの非理想性がモジュレータに与える影響について述べる．オペアンプの非

理想性は以下の 3点である．

• ゲイン

• 出力抵抗 (帯域)

• スルーレート

オペアンプを用いた積分器出力の模式図を図 2.11に示す．積分器の最終到達出力値と理想出力
値との乖離の原因であるゲインは，z領域でモデリングしたときの伝達関数に影響する．オペアン
プのゲインが有限であれば不感帯を生じ，小振幅信号に対する感度が低下する．ゲインが Aのと

き，2次のΔΣモジュレータの不感帯幅は原点を中心に 1.5/A2で表される [9]．
オペアンプの出力抵抗とスルーレートは，積分器の動的な特性に影響を与える．すなわち，最終

出力値に達するまでの過渡特性に影響を及ぼすが，これらの特性がΔΣモジュレータの特性に与
える影響について，定式化するのは困難である．

そこで，付録Aに示したスイッチトキャパシタ回路のシミュレーションモデルを用い，数値シミュ
レーションによる解析を行った．図 2.10に示す 2次の ΔΣモジュレータに対して，表 2.3の条件
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図 2.11: オペアンプの非理想性による積分器出力への影響 ゲインは静的な特性に，出力抵抗と

スルーレートは動的な特性に影響を及ぼす

表 2.3: シミュレーション条件
ゲイン（デフォルト値） 40 dB

スルーレート（デフォルト値） 100 V/sec

出力抵抗 ramp（デフォルト値） 200 MΩ

オペアンプの最大出力値 300 mV

オペアンプの最小出力値 100 mV

クロック周波数 5 kHz

信号周波数 43 Hz

信号振幅 240 mVp−p

オーバーサンプリング倍率 16倍

Vref+ 300 mV

Vref− 100 mV

下でオペアンプの出力抵抗（ramp），スルーレート，ゲインを変化させ，それぞれの SNDR(Signal
to Noise plus Distortion Ratio)を計算した．その結果を図 2.12に示す．
この図より，スルーレート，出力抵抗，ゲイン，いずれの性能が向上しても SNDRが改善するこ

とがわかる．このうち，スルーレートと出力抵抗については大幅な SNDRの向上が確認でき，出
力抵抗が 50倍変化すると，SNDRが約 27 dB向上するのに対し，スルーレートはわずか 2.5倍の
変化に対して約 23 dB向上している．このシミュレーション結果から，スルーレートを増強する
ことが省電力化による特性劣化にもっとも効果的であることがわかる．

2.4 設計回路

今回設計した 2次のΔΣモジュレータの回路図を図 2.10に示す．回路設計は 0.25 μm メタル 5
層ポリシリコン 1層のCMOSプロセスを用いて行った．電源電圧 500 mVの下では，全てのMOS
トランジスタは弱反転領域で動作する．以下に回路の詳細について述べる．
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図 2.12: オペアンプのスルーレート，出力抵抗，ゲインを変化させたときのΔΣモジュレータの
SNDRのシミュレーション結果 スルーレートの増加に対する SNDRの向上量がもっとも大きい

オペアンプ

シミュレーション結果より，オペアンプのスルーレートを上げるとモジュレータの特性が大幅に

改善されることを受け，オペアンプは第 3章で述べる適応型バイアスを用いたスルーレートブース
トオペアンプを用いた．ノイズ耐性と出力振幅の観点からオペアンプは完全差動構成とした．ま

た，スルーレートブーストによる特性の改善を確認するため，比較用として一定電流バイアスのオ

ペアンプを用いたΔΣモジュレータも試作した．

スイッチ

スイッチとしては一般的には，NチャネルMOSトランジスタと PチャネルMOSトランジスタ
を組み合わせたトランスミッションゲートが用いられるが，本研究ではNチャネルMOSトランジ
スタを用いた．これは，電源電圧 500 mV，NチャネルMOSトランジスタのしきい値電圧約 600
mV，PチャネルMOSトランジスタのしきい値電圧約-800 mVを考慮した結果，PチャネルMOS
トランジスタではゲート電圧を印加しても抵抗値が十分に下がらないと判断したためである．した

がって，同一の占有面積であれば，トランスミッションゲートよりも，NチャネルMOSトランジ
スタを並列接続した方がゲート電圧印加時での抵抗値の低下が期待できる．

コンパレータ

コンパレータはクロックの変化時にのみ電流が流れる図 2.13に示す構成を使用し，消費電力の
低減を図った [10]．このコンパレータはオペアンプ同様，完全差動型であり，クロックが Highの
時には両方の出力が VDDに固定され，クロックが Lowになったときに入力を比較してその結果
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CLK CLK
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図 2.13: ΔΣモジュレータで用いたコンパレータ

表 2.4: 測定に使用した装置
デジタル信号発生装置 (DG) Sony Tektronix DG2020A
出力ポッド Sony Tektronix P3240

任意波形発生装置 (AWG) Sony Tektronix AWG2021

電源 (PWR18-2TP) Kenwood PWR18-2TP

電源 (R6243) Advantest R6243(2台)

オシロスコープ (Main Osc.) Tektronix TDS5104

オシロスコープ (Sub Osc.) Tektronix TDS3054B

ロジックアナライザ (Logic Analyzer) Tektronix TLA5202

を出力する．出力のラッチ部分は負荷容量のアンバランスに敏感であるため，2つの出力の直後に
挿入したインバータバッファで負荷容量の微調整を行った．

デジタル回路

先述したように，電源電圧 500 mVのときのON電流とOFF電流の差は十分に確保されるため，
一般的な CMOSデジタル回路セルを使用した．

2.5 チップ測定

本節では，ΔΣモジュレータの測定結果を示す．メタル 5層ポリシリコン 1層の 0.25 μmCMOS
プロセスで試作した．適応型バイアスオペアンプ組み込みΔΣモジュレータのチップ写真を図 2.14
に示す．回路のサイズは 720×320 μmである．

2.5.1 測定機器 ·条件
ΔΣモジュレータの測定に使用した装置を表 2.4に，測定装置の接続構成を図 2.15に示す．
任意波形発生装置 (AWG)で生成したアナログ信号を被測定回路の入力に接続した．AWGの出

力は 50 Ω終端にしたオシロスコープと被測定回路を並列に接続し，正確な振幅の入力信号を得た．
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図 2.14: 適応型バイアスオペアンプを用いたΔΣモジュレータのチップ写真

今回の評価に使用した入力信号は周波数が極めて低いため，インピーダンス不整合による反射の影

響は受けない．試作回路内の出力ノードに挿入したバッファの電源電圧は 500 mVで，弱反転領
域動作しているため，出力インピーダンスは高い．一方，オシロスコープのプローブに存在する

10k∼10 MΩ程度の抵抗成分のため，回路の出力をプローブに接続するときに，LMC660CN(National
Semiconductor)をユニティゲインアンプとして用いている．試作チップ内のバッファの出力イン
ピーダンスと比較すると，LMC660CNの入力インピーダンスは 1 TΩ以上 [11]と非常に大きく，
信号を大きく劣化させるような影響はない．

コモンモード電圧 VCM は 200 mV，リファレンス電圧 Vref+，Vref− はそれぞれ 300 mV,100
mVとした．スルーレートブーストオペアンプを用いたΔΣモジュレータと定電流バイアスオペア
ンプを用いた比較用モジュレータの総消費電力が等しくなるようバイアス電流値を調整して実測を

行った．

2.5.2 測定結果

表 2.5に示した条件下で出力振幅を変化させたときのΔΣモジュレータの SNDR特性を図 2.16
に，最大 SNDRのときのΔΣモジュレータの出力スペクトルを図 2.17に示す．図 2.16より，ス
ルーレートブーストオペアンプを用いたΔΣモジュレータで最大 33 dB，定電流バイアスオペアン
プ使用のモジュレータで最大 22 dBの SNDRが得られ，入力範囲の全域にわたって，消費電流 26
nAの下で約 10 dB向上した．また，図 2.17より，モジュレータの出力スペクトルに含まれている
トーンの影響により，SNDRは悪くなっている．オペアンプの帯域，スルーレート，ゲイン特性の
不足により，積分器の特性が悪化し，モジュレータの伝達関数が式 (2.6)から乖離することがトー
ンの発生要因である．SNDR向上のためにこれらの特性を改善すると，回路規模や消費電流の増
加につながる．本研究では省電力化を重視し，設計条件を満たす範囲で消費電流の削減を行った．

高精度のAD変換を実現するには信号帯域に応じてオーバーサンプリング倍率を上げればよいが，
クロック周波数を高くすると消費電流 ISS も増加する．そこで，表 2.6に示した条件下で，バイア
ス電流と動作周波数を変化させてスルーレートブーストの有無による ΔΣモジュレータの SNDR
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図 2.15: ΔΣモジュレータの測定装置の接続構成

表 2.5: 振幅を変化させたときのΔΣモジュレータの測定条件
電源電圧 500 mV

クロック周波数 5 kHz

信号周波数 39 Hz

オーバーサンプリング倍率 16倍

バイアス電流 1.0 nA
(スルーレートブーストオペアンプのみ)

測定を行った．図 2.18に SNDR特性のグラフを，表 2.7にバイアス電流値と消費電流値を示す．
この結果，定電流バイアスオペアンプを使用したモジュレータでは，バイアス電流を減少させると

特性が急激に劣化するが，スルーレートブーストオペアンプを用いると，より少ないバイアス電流

でも高い精度を維持して動作させることができる．スルーレートブーストを導入すると，クロック

周波数依存性においても，SNDRの減少が緩和されるため，消費電力の増加を抑制しつつ，より
高速の信号を処理できることを確認した．
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図 2.16: 振幅を変化させたときの ΔΣモジュレータの SNDR スルーレートブーストを導入する

ことで SNDRが約 10 dB改善した

表 2.6: バイアス電流，動作周波数を変化させたときのΔΣモジュレータの測定条件
電源電圧 500 mV

クロック周波数 5,6,7,8,9,10 kHz

信号周波数 クロック周波数の 1/128

オーバーサンプリング倍率 32倍

信号振幅 160 mVp−p

バイアス電流 1.0 nA, 0.8 nA, 0.6 nA
(スルーレートブーストオペアンプのみ)

表 2.7: バイアス電流と動作周波数を変化させたときの電流値
Ibias(nA) Clock Frequency(kHz) 5 6 7 8 9 10

(Slew Rate Boost OPamp)

Ibias(nA) 1.7 1.7 1.8 1.8 1.8 1.9
1 (Constant Bias OPamp)

Iss(nA) 26 27 28 29 30 31

Ibias(nA) 1.4 1.4 1.4 1.5 1.5 1.6
0.8 (Constant Bias OPamp)

Iss(nA) 22 24 25 26 27 29

Ibias(nA) 1.2 1.1 1.2 1.2 1.3 1.3
0.6 (Constant Bias OPamp)

Iss(nA) 20 21 22 24 25 26
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図 2.17: ΔΣモジュレータの出力スペクトル 信号付近の周波数にトーンが発生している
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図 2.18: バイアス電流と動作周波数を変化させたときの ΔΣモジュレータの SNDR スルーレー

トブーストの導入により，高速動作による SNDRの劣化を抑制できる
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2.6 まとめ

弱反転領域MOSトランジスタを用いた極低消費電力ΔΣモジュレータについて設計，試作，測
定を行った．低電源電圧化，低消費電力化がΔΣモジュレータの SNDR特性に与える影響につい
て検討し，モジュレータで使用されるスイッチトキャパシタ回路内のオペアンプのスルーレート特

性を改善することでΔΣモジュレータの SNDRが大幅に改善されることを数値シミュレーション
で確認した．この結果を基に，第 3章で述べる適応型バイアスを用いてスイッチトキャパシタ回
路内のオペアンプにスルーレートブースト特性を持たせたΔΣモジュレータを設計・試作・測定
した．全てのMOSトランジスタを確実に弱反転動作させるため，電源電圧を 500 mVとした．測
定の結果，バイアス電流が 1 nAのとき，スルーレートブーストを導入すると，信号振幅の全域で
SNDRが約 10 dB改善することを確認した．消費電流は 26 nAとなった．バイアス電流をさらに
低い 0.6 nAとしても 10 kHzのクロック周波数まで精度を維持したまま AD変換ができることを
確認した．したがって，本研究で設計した回路をセンサのアナログフロントエンド回路として用い

ると，同一消費電力でより高精度の信号変換ができ，電池駆動でも長期間の動作が可能となり，よ

り広いアプリケーションに対応できる．
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第3章 低電力 ·低電源電圧スルーレートブー
ストオペアンプ

3.1 まえがき

電池駆動など，電源が限定された条件のもとで動作するセンサネットワークのセンサノードは

省電力化が要求される．CMOSアナログ回路ではMOSトランジスタを弱反転動作させて大幅に
消費電力を削減することができる [1, 2]．しかし，省電力動作はオペアンプにおいて，帯域の減少，
スルーレートの悪化を招く．第 2章で，ΔΣモジュレータの SNDR特性がスルーレートに大きく
依存することを述べた [3]．そこで，本研究ではスイッチトキャパシタ回路におけるオペアンプの
スルーレート特性を改善するための適応型バイアス回路を提案し，チップ試作，測定を行い，動作

を確認した [4]．

3.2 弱反転領域動作

本節では，MOSトランジスタの弱反転領域動作について述べる．MOSトランジスタの動作領
域として，次の二つが存在する．

• 強反転領域

• 弱反転領域

以下に，それぞれの動作領域について述べる．

強反転領域

通常，CMOSアナログ回路では必要とされる動作速度や駆動力を考慮して強反転領域動作が用
いられる．

強反転領域は，MOSトランジスタのゲート-ソース間電圧 (VGS)がしきい値電圧 (Vth)以上のと
きの動作領域であり，図 3.1の右半分に相当する．飽和特性のとき，ドレイン-ソース電流は次式
で表される [5]．

IDS =
β

2
(VGS − Vth)2(1 + λVDS) (3.1)

ここで，β はMOSトランジスタのトランスコンダクタンス (= μCox
W
L )，λはチャネル長変調係

数，VDS はドレイン-ソース間電圧である．
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図 3.1: MOSトランジスタの VGS − IDS 特性 (飽和特性動作) ゲート-ソース間電圧としきい値
電圧の大小関係で特性が変化する

弱反転領域

弱反転領域はゲート-ソース間電圧がしきい値電圧より小さいときの，図 3.1の左半分に示す動
作領域である．強反転領域と比較すると，ドレイン-ソース電流は大幅に減少する．弱反転領域で
はドレイン-ソース電流はゲート-ソース間電圧に対して指数関数的な特性を持ち，次式で表される
[6]．

IDS = IS0 exp
(

(1 − κ)VBS

VT

)
exp

(
κVGS

VT

)(
1 − exp

(
−VDS

VT

)
+

VDS

V0

)
(3.2)

ただし，IS0, κ, V0 は定数，VBS は基板-ソース間電圧，VT は熱電圧 (∼ 26mV@300K)である．
VDS > 4VT のとき，基板-ソース間電圧やドレイン-ソース間電圧の影響は無視でき，飽和特性

領域となり，特性式は

IDS = IS0 exp
(

κVGS

VT

)
(3.3)

と近似できる．

弱反転領域は，以下に示す理由から集積回路で用いられることは少ない．

• 製造ばらつきの影響が大きい
強反転領域ではドレイン-ソース電流はしきい値電圧の 2次関数となるのに対し，弱反転領域
ではドレイン-ソース電流はしきい値電圧の指数関数となる．そのため，しきい値電圧のばら
つきに起因するドレイン-ソース電流の変動は強反転領域と比較すると非常に大きい．この問
題に対しては，カレントミラー回路のようなしきい値ばらつきの影響の小さい回路を用いた

り，レイアウトでMOSトランジスタ間のしきい値電圧の相対誤差を減らす必要がある．

• 出力電流が小さい
消費電流の低減は同時に駆動力の低下を引き起こす．弱反転領域動作を用いることで，消費

電力は大幅に減少するが，同時に容量性負荷に一定電圧を充電するまでの時間は大幅に増加

する．したがって，回路の動作速度が低下する．
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図 3.2: 電源電圧の割り振り 飽和領域で動作させるためにMOSトランジスタの積層段数を 3段
以下に制限した

上記に示したように，弱反転領域の回路動作は様々な問題点が存在するが，その一方で消費電力

が非常に小さいことは大きな利点である．本研究で想定している電池での長期間駆動といった条件

下では省電力化は必須の条件となる．そこで，本研究ではMOSトランジスタの動作領域として弱
反転領域を選択した．

電源電圧

弱反転領域動作の回路を実現するには，MOSトランジスタのゲート-ソース間電圧をしきい値電
圧以下に抑える必要がある．MOSトランジスタのしきい値電圧は製造プロセスによって異なる．
本研究で用いた 0.25 μm CMOSプロセスにおけるしきい値電圧は，nチャネルMOSトランジス
タで約 600 mV，pチャネルMOSトランジスタで約-800 mVである．そこで，確実に弱反転領域
で動作させるため，電源電圧をしきい値電圧以下の値である 500 mVに設定した．また，出力振幅
範囲を維持しつつ，ドレイン-ソース間電圧の変化がドレイン-ソース電流に影響及ぼさないようド
レイン-ソース間電圧を 75 mV以上確保した [5]．ノイズ等を考慮し，増幅器の信号出力レンジを
200 mVとすると，図 3.2に示すように，回路で用いることのできるMOSトランジスタの積層段
数は 3段以下となる．

3.3 スルーレート調整方法

図 3.3にスイッチトキャパシタ回路，およびクロックの相が変化したときのオペアンプの入力電
位の変化を示す．本研究では耐ノイズ性能と信号振幅確保の観点から，完全差動構成で設計した．

この図において，オペアンプの入力はクロックの相が φのとき同電位である．クロックの相が φ̄

に変化したとき，サンプリングキャパシタ Cs に蓄積された電荷が Cf に移動する．このとき，オ

ペアンプの入力は φ̄になった瞬間に電位が変動し，次第に仮想接地へと収束する．仮想接地にな

るまでの速度はオペアンプのスルーレートと帯域に依存し，入力された電荷量が大きい場合には，

スルーレートの影響が，また小さい場合には帯域が支配的となる．そこで，オペアンプの入力をモ

ニタリングし，入力振幅に対応した電流をアンプに流すことで，スルーレートを改善することがで

き，低消費電力のスイッチトキャパシタ回路が実現できる．本研究では入力振幅の検知を行う絶対
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図 3.3: スイッチトキャパシタ回路とスイッチ切り替え時の入力端子電圧の過渡特性 クロックの

相が φ̄に変化すると同時に，オペアンプの入力に電位差が発生する

値検出回路とオペアンプに流れる電流を調整するための可変電流源から構成される適応型バイア

ス回路を提案する．スイッチトキャパシタ積分器においてスルーレートを改善するためにオペアン

プをバイパスして出力に直接電流を流し込む方法 [7]が提案されているが，この方式ではオペアン
プで同相出力電圧を制御することが困難なため，完全差動構成には不適である．そこで，本研究で

は，同相出力電圧を調整する際にバイアス電流の変化の影響を取り入れたコモンモードフィード

バック回路を採用した．

3.4 提案回路

図 3.4にオペアンプのブロック図を，図 3.5に回路図を示す．オペアンプは差動対，適応型バイ
アス回路，CMFB(Common Mode FeedBack)回路から構成される．0.25 μmCMOSプロセスのデ
バイスモデルを用いて設計を行った．

差動対

差動対はカスコード等の特殊な構成を一切用いず，通常の差動対で設計を行った．弱反転領域動

作とすることで，出力抵抗値が大きくなるため，ゲインは強反転領域動作よりも高く，バイアス電

流に関わらず一定となる [8]．
差動対はバイアス電流が 0.5∼20 nAの範囲で増幅器として動作するよう設計した．適応型バイ

アス回路による一時的な電流増加に対しては 100 nAまで増加しても正常動作することを回路シ
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図 3.4: オペアンプのブロック図 ノイズ耐性と出力振幅確保の観点から完全差動構成とした

表 3.1: 差動対の性能（負荷容量: 3 pF）
利得 36 dB

位相余裕 92◦

ユニティゲイン周波数 600 Hz

ミュレーションを用いて確認した．テール電流源 2 nA，負荷容量 3 pFのとしたときの回路シミュ
レーション結果は表 3.1となった．

適応型バイアス回路

絶対値検出回路である二組の差動対と可変電流源から構成される適応型バイアス回路は入力振

幅の絶対値を基に電流の制御を行う．図 3.5において，M4–M13が絶対値検出回路，M14, M15が
可変電流源に相当する．M6–M9で入力振幅をモニタし，M14, M15で電流に変換する．適応型バ
イアス回路内のM6とM7，M8とM9から構成される二つの差動対の負荷容量はそれぞれM14，
M15のゲート容量である．したがって，オペアンプの負荷容量と比較してM14, M15のゲート容
量を十分に小さくして，二組の差動対をスイッチトキャパシタ回路の帯域よりも十分に高い周波数

まで動作させることが可能となる．また，コンパレータとして動作するM6とM7，M8とM9の
二組の差動対のMOSトランジスタのサイズ比を等しくすると，論理しきい値がΔVin = 0 Vに位
置し，無信号時に差動対の出力が不安定になる上，ノイズの影響を受けやすくなる．そこで，差

動対の入力段のMOSトランジスタのサイズ比をアンバランスにし，それぞれの差動対に入力オフ
セットを持たせることで，ΔVin = 0 V付近に不感帯を持たせた．したがって，入力オフセットに
より入力振幅が小さいときには定電流バイアスのオペアンプとして動作し，無信号時の消費電流の

低減，ならびにノイズ耐性の向上を図った．無入力時の出力電流値はM17の定電流源で決定され
る．絶対値検出回路動作時の電流値は差動対の正常動作範囲内で変化するようにM14, M15のサ
イズを調整して決定する．
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図 3.6: 一般的に用いられる CMFB回路構成
(a) スイッチトキャパシタ構成 (b) 差動対構成 (c) 線形領域MOSトランジスタの使用
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図 3.7: 電圧制御電圧源を用いた理想 CMFB回路

CMFB回路

クロックを用いるスイッチトキャパシタ回路では通常，図 3.6(a)に示す離散時間型の CMFB回
路 [9]が多く用いられる．適応型バイアスを用いる場合，クロックの相内でバイアス電流変化に起
因するコモンモード電圧の大幅な変化が生じる可能性があるため，連続時間型のCMFB回路を用
いなければならない．しかし，差動対構成の連続時間型CMFB回路 [10](図 3.6(b))は出力可能範
囲が狭い．また，線形領域でMOSトランジスタを動作させる手法 [11](図 3.6(c))はバイアス電流
が変化すると動作点も変化するため，常に線形領域で動作させることは困難である．そこで，動

的に変化するバイアス電流に追従しつつ，同相出力電圧の誤差の検出を実現するCMFB回路を図
3.5に示す．全てのMOSトランジスタは弱反転領域の飽和特性で動作する．
通常，強反転動作を前提とした CMFB回路では VCM を同相出力電圧の設定値とすると，

Voutp + Voutn − 2VCM = 0 (3.4)

となるようにバイアス電流を調整し，電圧制御電圧源 (VCVS)を用いた場合，図 3.7のように，差
動対のテール電流源へのカレントミラー回路の間に挿入することで実現できる．本回路ではカレン

トミラー回路を用いて，コモンモード電圧の誤差の検出を電流の加減算で実現する．

M24に流れるドレイン電流 ID,M24 は

ID,M24 = ID,M23 + ID,M25 − 1
2
(ID,M27 + ID,M28) (3.5)

と表せる．入力振幅と VCM の差が十分に小さいとき，式 (3.5)を付録 Bに示すように，テイラー
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図 3.8: 適応型バイアス回路のシミュレーション結果 ΔVin = 0を中心に不感帯が存在する

展開し，オーダを考慮して近似すると

ID,M24 = ID,M23 +
κIS0

Vt
(Vav − VCM ) exp

(
−κ

Vav

Vt

)
(3.6)

と表せる．ただし，Vav = Voutp+Voutn

2 である．第 2項がコモンモード電圧の誤差の補正項となり，
Vav−VCM が 0となるように ID,M24が調整され，式 (3.4)を満たすようにCMFB回路が動作する．

3.5 シミュレーション結果

回路シミュレーションを用いて横軸に差動入力電圧，縦軸に適応型バイアス回路の出力電流をプ

ロットしたグラフを図 3.8に示す．本研究では絶対値検出回路内の差動対のサイズ比を 5:4とした．
この図より，ΔVin = 0 V付近に不感帯が存在し，ΔVin = 5 ∼ 10 mV程度で急激に電流量が増加
していることが確認できる．ΔVin が不感帯に位置するとき，オペアンプは定電流バイアスのオペ

アンプとみなすことができる．不感帯幅は絶対値検出回路内の差動対のサイズ比を調整することで

決定できる．出力電流は入力振幅に応じて 2∼75 nAの範囲で変化することが確認できる．
適応型バイアス回路を使用したオペアンプと定電流バイアスを使用したオペアンプのそれぞれ

において，表 3.2に示す条件で理想スイッチを用いたスイッチトキャパシタ回路の回路シミュレー
ションを行った．図 3.9に出力波形と差動対のテール電流値を示す．この図より，適応型バイアス
を使用し，スルーレートを改善することで，より高い周波数でスイッチトキャパシタ回路が動作す

ることがわかる．また，消費電力が出力の変化時にのみ大幅に増加しており，低消費電力を維持し

つつ，特性の向上が実現できる．
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表 3.2: シミュレーション条件
電源電圧 500 mV

コモンモード電圧 200 mV

差動信号振幅 100 mV

サンプリングキャパシタ容量 5 pF

フィードバックキャパシタ容量 5 pF

定常状態での差動対のテール電流 2 nA
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図 3.9: 出力波形と消費電流のシミュレーション結果 適応型バイアスの導入により，出力変化に

応じて消費電流が変化している



36 第 3章 低電力 ·低電源電圧スルーレートブーストオペアンプ

図 3.10: 適応型バイアスオペアンプのチップ写真

表 3.3: 測定装置一覧
オシロスコープ (Main Osc.) Tektronix TDS5104

オシロスコープ (Sub Osc.) Tektronix TDS3054B

デジタル信号発生装置 (DG) Sony Tektronix DG2020A
出力ポッド Sony Tektronix P3240

電源 (PWR18-2TP) Kenwood PWR18-2TP(2台)

電源 (R6243) Advantest R6243(2台)

任意波形発生装置 (AWG) Tektronix AWG2021

3.6 チップ測定

設計した回路をメタル 5層ポリシリコン 1層の 0.25 μmCMOSプロセスで試作を行った．
適応型バイアスオペアンプのチップ写真を図 3.10に，定バイアスオペアンプのチップ写真を図

3.11に示す．適応型バイアスオペアンプのサイズは 100 μm×50 μm，定バイアスオペアンプで 50
μm×50 μmとなった．また，適応型バイアスオペアンプを用いたスイッチトキャパシタ回路のチッ
プ写真を図 3.12に示す．

3.6.1 測定機器 ·条件
測定装置を表 3.3に，測定時の接続状況を図 3.13に示す．本チップ測定において，第 2章のΔΣ

モジュレータと同様，任意波形発生装置 (AWG)のインピーダンスを整合させるため，入力にオシ
ロスコープを並列接続した．また，設計回路とプローブの寄生抵抗のアンバランスを解消するた

め，CMOSオペアンプ (LMC660CN, National Semiconductor)を用いたユニティゲインアンプを
使用した．コモンモード電圧 (VCM )は 200 mVとした．
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図 3.11: 定バイアスオペアンプのチップ写真

3.6.2 測定結果

適応型バイアスの有効性を確認するため，図 3.14のスイッチトキャパシタ回路について，適応型
バイアスオペアンプと定バイアスオペアンプを用いたときの出力の実測結果を図 3.15に示す．定
常バイアス電流は 1 nAとし，入力には 100 mVの直流電圧を加えた．この図より，負荷容量 40
pFのとき，最終出力値の 90 %に達するまでのセトリング時間は，それぞれ 1.1 msec，13.7 msec
となり，適応型バイアスを用いることで約 1/12に改善され，スルーレートの向上で実効的なユニ
ティゲイン周波数が改善されて，より高い周波数でスイッチトキャパシタ回路を駆動させることが

できる．消費電流は適応型バイアスオペアンプで 12 nA，定バイアスオペアンプで 10 nAとなっ
た．なお，負荷容量 CL はケーブルの寄生容量とバッファ用CMOSオペアンプの入力容量の合計
値である．

また，同様の条件で差動出力電圧を横軸にとったときの同相出力電圧の測定結果を図3.16に示す．
この図より，差動出力電圧が増加すると，式 (3.6)で用いた近似による誤差が増加するため，同

相出力電圧と設定値 (VCM )の差も増加することが確認できる．増幅器が正常に動作するためには
差動対の全てのMOSトランジスタが飽和特性で動作しなければならないことを考慮すると，同相
出力電圧の上限は 250 mV程度となり，最大差動出力電圧は 180 mV程度まで許容されることがわ
かる．
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図 3.12: 適応型バイアスオペアンプを用いたスイッチトキャパシタ回路のチップ写真
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図 3.13: スイッチトキャパシタ回路の測定装置の接続構成
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図 3.15: スイッチトキャパシタ回路の測定結果 (負荷容量: 40 pF) 適応型バイアスを導入するこ

とでセトリング時間が約 12倍改善した
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加し，同相出力電圧は理想値から乖離する
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3.7 まとめ

MOSトランジスタの弱反転領域で動作するスルーレートブーストオペアンプについて設計 ·試
作 ·実測を行った．スイッチトキャパシタ回路において，オペアンプの入力が仮想接地か否かを判
別し，入力振幅に応じてバイアス電流を調整する適応型バイアス回路を提案した．適応型バイアス

回路は絶対値検出回路と可変電流源から構成され，入力振幅が小さいときには定電流バイアスのオ

ペアンプとして動作するようオフセット特性を持たせている．また，適応型バイアス回路の特性に

対応したカレントミラーを使用したCMFB回路を提案した．提案回路をスイッチトキャパシタ回
路に組み込み，0.25 μm CMOSプロセスを用いて試作 ·実測したところ，従来の定電流バイアス
オペアンプと比較してセトリング時間が約 12倍改善されることを確認した．本提案回路を第 2章
で述べたΔΣモジュレータに応用することで消費電力 26 nAのとき，SNDR特性が約 10 dB改善
する．
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第4章 可変ゲインアンプを用いた有線
CDMAインタフェース

4.1 まえがき

様々なアプリケーションでの使用が想定されるセンサネットワークでは，センサノードに接続さ

れるセンサ数が大きく変動する．図 4.1(a)に示す全ての送信器が受信器との直接のパスを持つス
ター型トポロジでは，他の送信器の通信状態に関わらず通信ができるが，センサの増加とともに配

線数が増大する問題を抱えている．一方，図 4.1(b)のバス型トポロジでは，配線数の増加は抑え
られるが，複数の送信器が同時に出力すると，データを正常に取得できない．このため，一定時

間ごとに通信ノードを割り当てるTDMA(Time Division Multiple Access，時分割多重接続)方式
が用いられるが，TDMA方式では，時間ごとに送信器に送信権限を割り当てる回路が必要となり，
コストの増加が避けられない．

有線CDMAインタフェース [1]を用いるとこれらの問題は解決する．有線 CDMAインタフェー
スは，携帯電話などの無線通信で用いられている CDMA(Code Division Multiple Access，符号分
割多重接続)通信 [3]によって，送受信器間に直接の経路が仮想的に生成される．複数の送信器が
一本のバスに同時に信号を送出しても同時に受信できるので，バス型トポロジを維持しつつ，ス

ター型トポロジの利点を取り入れた構成となり，配線数の低減が実現できる．しかし，キャパシタ

カップリングを用いた有線CDMAインタフェースでは，バス上の信号振幅はバス容量に依存し，
センサ数の増減やバス長の変化によって正常に通信できなくなる恐れがある．本研究では受信器に

可変ゲインアンプを設置した有線 CDMAインタフェースを提案し，数値シミュレーションによる
可変ゲインアンプの要求条件の確認，ならびに要求条件を満たす回路構成についての検討を行った

[2]．また，ゲイン調整の線形性改善，及び温度特性の影響を緩和する周辺回路についても検討し，
シミュレーションで動作を確認した．

4.2 CDMAの原理

スペクトル拡散

スペクトル拡散通信は，情報信号を固有の帯域幅よりも広い帯域幅に拡散させて送信する方式で

ある．図 4.2にスペクトル拡散の概略を示す．送信側は情報信号をそれより高いビットレート (チッ
プレート)の拡散符号で変調 (拡散)し，送信する．受信側では，送信側と同じ拡散符号を用いて受
信信号を復調 (逆拡散)して，元の情報信号を取り出す．元々，情報信号は狭い周波数帯に大きな
スペクトル密度を持っているが，拡散符号で変調されると周波数帯域が広げられ，スペクトル密度

は小さくなる．したがって，伝送中に狭帯域雑音が混入しても，受信側で雑音成分のスペクトルが

拡散されて，耐雑音性の高い通信ができる．
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(a) Star Topology (b) Bus Topology
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図 4.1: インタフェースのトポロジ
(a) スター型トポロジ (b) バス型トポロジ
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Other Data

図 4.2: スペクトル拡散通信 狭帯域の入力信号は拡散符号によって広帯域に拡散されて通信路に

送出される

拡散符号

拡散符号は情報信号の拡散やチャネルの識別など，CDMA通信において重要な役割を果たして
いる．拡散符号は，自己相関特性が高く相互相関は小さい．この特性により，希望信号が抽出され，

他の信号からの干渉は小さくなる．このような特性を引き出す条件は下記のとおりである．

1. 拡散符号 1周期内の 0と 1の出現回数の差は一回以下

2. 拡散符号中の 0と 1の統計的分布が同じ

本研究では拡散符号として最大長系列 (maximum length系列 : M系列)を用いている．M系列
の生成には線形帰還シフトレジスタ (Linear Feedback Shift Register : LFSR)(図 4.3)を用いてい
る．一般に n段のシフトレジスタを持つ拡散符号生成器の符号長は 2n − 1である．本研究では 7
段のシフトレジスタを用い，符号の最後に 0を 1 bit加えることで拡散符号長 128の符号を用いて
いる．この操作を行うと，拡散符号中の 0と 1の数が同数となり，符号長も 2のべき乗となるた
め，回路の設計が容易となる．
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図 4.3: 線形帰還シフトレジスタ
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図 4.4: CDMA通信 それぞれの送信器が異なる拡散符号を用いることで，複数の送信器が同時

に通信路に信号を送出できる

符号分割多重接続 (CDMA)

情報信号を変調する際に用いる拡散符号は，自己相関が高く，相互相関は低い．この特性により，

図 4.4に示すように，ある拡散符号で変調した送信波を，変調時と同じ拡散符号で復調すると，そ
の相関値の高さから論理”0”，”1”を判断することができる (図 4.5(a))．変調と復調に用いる拡散
符号が異なる時は，その相関値はほぼ 0となる (図 4.5(b))．したがって，異なった拡散符号で変調
された複数の信号が同一周波数帯域内に混在していても，受信側では変調した拡散符号と同一の符

号を用いて混在波を復調することで所望の信号を得ることができる．
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図 4.5: 相関のある場合の出力波形とない場合の出力波形
(a) 相関あり (b) 相関なし
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図 4.6: 有線 CDMAインタフェース インタフェースは送信器，受信器，バス安定化回路から構

成される

4.3 有線CDMAインタフェース

4.3.1 回路構成

有線 CDMAインタフェースの構成を図 4.6に示す．送信器に入力された信号は送信器固有の拡
散符号とかけ合わされ，バスに送出される．バスでは各送信器から出力された信号が足し合わさ

れる．受信器ではバス信号に受信したい信号と同じ拡散符号をかけ合わせ，その時間積分値 (相関
値)から送信信号を得る．相関は正の相関，負の相関，相関無しの 3つのいずれかがあり，相関の
正負が論理”1”，”0”に対応する．相関の無い場合，同一の拡散符号を持つ送信器はデータを送出
していない状態にある．また，送受信器の他に，バスの電位を安定させるための安定化回路が設置

される．
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図 4.7: 送信回路 キャパシタカップリングを用いて信号の同時出力を実現している

送信回路

送信回路を図 4.7に示す．拡散符号生成回路 (PN Code Generator)で生成した拡散符号を用い
てミキサー回路で送信信号のスペクトルを拡散させる．信号伝送方式として電荷保存則を利用し

たキャパシタカップリングを用いる．これは，インバータやオープンドレイン電流源のようにバス

を直接駆動する形ではなく，送信器出力部の小容量送信用キャパシタで，受け側となる大容量バス

キャパシタに電荷を送り出す伝送法である．なお外部ノイズ対策として本方式は差動のバス構成

にした．本構成では図中のEnableで信号送出の有無を選択し，信号送出時には出力論理に応じて
キャパシタの接続ノードを切り替える．

1送信器あたり 2つの送信用キャパシタを用いて 1本のバスラインを駆動する．初期状態では図
4.8(c)に示すようにキャパシタを接続する．このときのバスの電位を Vref とする．

通信を開始すると，各送信器は以下に示す動作をしながらデータを転送する．

1. 送信データ”1”のとき:両方のキャパシタを VDD に接続 (図 4.8(a))

2. 送信データ”0”のとき:両方のキャパシタを VSS に接続 (図 4.8(b))

3. データを送信しない時:片方のキャパシタを VDD，他方のキャパシタを VSS に接続 (図 4.8(c))

送信器の数をN 個，送信器内のキャパシタの一個当たりのキャパシタンスをCtran，バスの配

線容量を CBUS とし，”0”を出力している送信器の数を m個，”1”を出力している送信器の数を
n個とすると，バス振幅は電荷保存則より次式のようになる．

VBUS =
(n − m)CtranVDD + CBUSVref

2NCtran + CBUS
(4.1)

本回路構成はバスに接続するすべてのキャパシタをデジタル回路で駆動するため，設計が容易で

ある．

受信回路

従来型の受信回路を図 4.9に示す．バス上の信号をバッファで受けて，ミキサー回路で受信した
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図 4.8: キャパシタカップリングによる信号送出
(a) 出力 “1” (b) 出力 “0” (c) 無通信状態
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図 4.9: 従来型受信回路 バッファ，ミキサー，積分器，レベルディテクタから構成される

いチャネルの拡散符号をかけ合わせ，積分器で相関を得る．拡散符号の性質上，ミキシングした

後，相関があれば一定の値が得られ，送信ビットデータを復調できる．相関のない符号で拡散され

た信号は検出されない．

レベルディテクタでは，得られた相関値のレベル判定を行う．図 4.10に示すように，レベルディ
テクタはオフセット特性を持つ二つのコンパレータと相関判別回路で構成され，出力には論理出力

(OUT)と受信状態判定出力 (VALID)がある．相関値が一定値以上であれば，論理を出力し，相関
値が低い場合は無相関状態と見なし，データが送信されていないものとして取り扱う．

バス電位安定回路

送信器はキャパシタカップリングで信号をバスに出力するため，フローティングノードのバス電

位は，送信器を接続しても確定しない．そのため，無信号時のバス電位 Vref を決めるバス電位安

定回路が必要である．図 4.11にバス安定化回路を示す．バス上の信号成分は維持したまま，回路
内の低域通過フィルタ (LPF)機能により，バスの直流電位をモニタし，それがユニティゲインア
ンプであらかじめ設定した同相電圧 VCM と等しくなるよう回路が動作する．
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図 4.10: レベルディテクタ オフセットを持つコンパレータと相関判定回路から構成される
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図 4.11: バス安定化回路 回路内の低域通過フィルタにより，バス上の信号成分に影響を与えず

に同相電圧の調整ができる

4.3.2 有線CDMAインタフェースの問題点

バス長や接続される送受信器数が変わるとバス容量が変化し，式 (4.1)に示すように，バス上の
信号電圧に影響する．従来型の有線 CDMAインタフェースでは，運用時にセンサ数が増えると，
設計時に想定した回路定数 (積分定数，レベル検出器の参照電圧)のままでは，受信回路における
積分値が論理判定値まで達せず，図 4.12に示すように，通信状態の正常な判別ができない可能性
がある．

4.3.3 提案構成

バス容量が変化して，バス振幅が変動しても，正常に通信ができるためには，次の 3つのアプ
ローチが考えられる．

1. バスへの転送電荷量を制御する

送信器内のキャパシタ容量Ctranを変化させる方法とキャパシタに印加する送信電圧を変化

させる方法がある．前者は複数のキャパシタを切り替えて容量を変化させるため，面積の大

幅な増加が見込まれる．後者はキャパシタ印加電圧を可変にするため，送信器にアナログ回

路を追加する必要がある．

2. レベルディテクタ内の論理判定のしきい値電圧を制御する

図 4.10に示したレベルディテクタ内のコンパレータのオフセット値を調整することで，相
関/無相関の判定のしきい値を調整する方法である．バス振幅が小さくなると相関値の分布
が 0を中心に比例圧縮され，ノイズマージンが減少し，ビットエラーレートが悪化する．

3. 受信器内でバス振幅を増幅する

増幅回路の追加により，回路規模と消費電力の増加を招くが，送信器，受信器ともに既存の

回路が使用できる．また，受信器内のバッファを増幅器に置き換えれば，受信器の回路規模

の増大を抑えることができる．
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図 4.12: バス容量と信号判別の関係
(a) バス容量が小さいとき (b) バス容量が大きいとき
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図 4.13: 受信器のブロック図 ミキサーの前段に可変ゲインアンプを設けることで一定の相関値

が得られる

本研究では 3.の方法を採用し，受信器内でバス信号を増幅する可変ゲインアンプについて検討 ·設
計した．

4.4 可変ゲインアンプの必要条件検討

受信器のブロック図を図 4.13に示す．バスとミキサーの間に可変ゲインアンプ (VGA)が置かれ
ており，バス振幅が変化しても一定の相関値が得られるようにアンプの利得を調整する．バスの配

線長や送受信器の接続数に応じて，バス振幅は大きく変化するため，可変ゲインアンプは広い入力

信号レンジを持つことが要求される．また，入力信号レンジ内での可変ゲインアンプの線形性が悪

いと積分相関値に影響し，ビットエラーの発生原因となる．本節では有線CDMAインタフェース
のシミュレーションを用いて，可変ゲインアンプの入力信号レンジと線形性について検討する．
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表 4.1: シミュレーション条件
送信器数 (多重度) 60

受信器数 (相関あり) 60

受信器数 (相関なし) 60

積分器時定数 76.8 nsec

設定ゲイン 3

チップレート 50 MHz

データレート 390.625 kHz

一送信器あたりバス振幅 10 mV

ゲイン 1での積分値 0.33 V

ゲイン 3での積分値 1 V

データ送信回数 100000

拡散符号長 128

Vin
Vout-

+

R

C

図 4.14: フィードバック型の RC積分器

4.4.1 シミュレーション条件

表 4.1に可変ゲインアンプ付き有線CDMAインタフェースのシミュレーション条件を示す．こ
のシミュレーション条件でバス容量依存性，及び可変ゲインアンプの必要入力レンジ，必要ゲイン

線形性についてシミュレーションを行った．拡散符号長が 128なので，送信器数は同時に最大で
128まで接続可能であるが，伝送路の遅延やクロックスキューの影響により，相関値の特性が悪化
する [4]ことを考慮して，送信器数を最大 60とした．また，全ての送信器が同一の論理を出力し
たときに，バス振幅は ±600 mV(±VBUSMAX)となる．
図 4.14に示す RC積分器の時間 tにおける出力電圧は

Vout(t) = − 1
RC

∫ t

0

Vin(T )dT (4.2)

で表される．本シミュレーションでは各チップ毎で入力電圧 Vin(t)は一定であると想定し，一デー
タ周期経過後の出力電圧は，

Vout =
Lchip∑
n=1

Tchip

RC
Vin[n] (4.3)

と表せる．ここで，Lchipは拡散符号長 (=128)，Tchipはチップ周期 (=1/50× 10−6 sec)で，RC

は積分器時定数 (=76.8 × 10−9 sec)，Vin[n]は nチップ目のミキサの出力値である．
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図 4.15: 相関値のバス容量依存性のシミュレーション 相関値はバス容量に反比例する

4.4.2 バス容量依存性

バス容量を変化させてシミュレーションし，バス容量が積分相関値に与える影響を調べた．図

4.15に示すように，相関値の分布は鋭いピークを持つ．このシミュレーション結果より，バス容量
と相関値は反比例の関係にあることが確認できる．

4.4.3 必要入力レンジ

ここでは可変ゲインアンプの入力信号レンジが受信器内の相関値に与える影響について検討す

る．アンプに最大入力レンジ以上の振幅の信号を入力すると出力は最大入力レンジの信号を入力し

たときの振幅でリミットする．一方，有線 CDMAインタフェースのバス振幅が理論的な最大値に
達することは極めて稀であり，n多重のときには 1/2nの確率でしか発生しない．そのため，バス

振幅が可変ゲインアンプの最大入力振幅を多少上回っても相関値に与える影響は軽微であることが

予想される．

可変ゲインアンプの最大入力レンジをVinmaxとし，Vinmaxを変化させてシミュレーションを行った

ときの相関値の分布を図4.16に示す．VBUSMAX ≤ Vinmaxであれば，相関値はVinmax/VBUSMAX =
100 %のときと同様，送信器との相関があれば ±1.0 V，相関がなければ 0 Vに鋭いピークを持
つ．このグラフより，Vinmax/VBUSMAX の値が低下，すなわち，バスの最大振幅に対して可変ゲ

インアンプの最大入力レンジが小さくなるにつれ，相関値の分布は広がることが確認できる．ま

た，Vinmax/VBUSMAX = 8 %のように，可変ゲインアンプの最大入力レンジが極端に小さくなる
と，相関の有無の判別が不可能となり，正常に通信できない．したがって，相関の有無による相関

値の分布が完全に分離されることが正常通信のための条件となる．レベル判定回路での論理判定の
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図 4.16: 可変ゲインアンプの最大入力レンジをパラメータとしたときの有線 CDMAインタフェー
スのシミュレーション結果 最大入力レンジが小さくなると相関値の分布が広がり，出力の判定

が難しくなることがわかる

しきい値が±0.5 Vであれば，Vinmaxは VBUSMAX の 25 %まで減少してもエラーが生じないこと
がわかる．

4.4.4 必要ゲイン線形性

理想的な増幅器はどのような振幅の信号が入力されても正確にゲイン倍して出力する．しかし，実

際の回路では広い信号振幅域の信号を正確に増幅することは困難で，ゲインは入力信号振幅に依存す

る．本節では，可変ゲインアンプの線形性が相関値に与える影響を調べるため，シミュレーションを

行った．図 4.17にシミュレーションで用いた可変ゲインアンプのゲインモデルを示す．ゲインモデル
は単純化のため，線形に変化し，A(VBUSMAX ) = A(−VBUSMAX )とする．また，線形性の指標G
を入力が 0のときのゲインとバスの最大振幅のときのゲインの比とする．G = A(VBUSMAX )/A(0)
と定義し，Gが 1であれば，一定のゲインであることを示している．
図 4.18にGを変化させたときのシミュレーション結果を示す．この図より，グラフに示した範

囲内では，相関の有無によらず相関値の分布が明確に分離されており，有線 CDMAインタフェー
スは増幅器の線形性に対する許容度が大きいことがわかる．ただし，最大入力レンジのシミュレー

ションと同様にレベル判定回路のしきい値を±0.5 Vと設定すると，許容されるGの範囲は 0.5 ∼ 2
となる．

上記のシミュレーション結果より，有線 CDMAインタフェースにおける可変ゲインアンプの動
作条件として，
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図 4.17: ゲイン線形性をパラメータとしたシミュレーションで用いた可変ゲインアンプのゲインモ
デル G=1のとき，ゲイン特性は平坦となる

1. Vinmax/VBUSMAX > 0.25 : 入力信号レンジがバスの最大振幅の 25 %以上であること

2. G = A(VBUSMAX)/A(0)が 0.5から 2の範囲にあること

の二つが得られた．
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(b) using Capacitor(a) using Resistor

+ -

+-

+ -

+-

図 4.19: フィードバックを用いた可変ゲインアンプ
(a) 抵抗を使用した構成 (b) キャパシタを使用した構成

4.5 設計回路

本節では可変ゲインアンプの回路構成について述べ，可変ゲインアンプの特性を改善するための

可変電流源とバイアス回路について検討する．

4.5.1 可変ゲインアンプ

増幅器のゲインを可変にする方法として次の二種類がある．

1. 回路構成を変更する

フィードバックのループ定数を変えると可変ゲインアンプができる．ループ定数を変更して，

所望のゲインを正確に得，かつ，フィードバック構成によりパラメータ変動の影響を低減で

きる．図 4.19のように抵抗，もしくはキャパシタをスイッチで繋ぎかえて所望のゲインを実
現するが，大面積化が免れない．

2. 電圧/電流を変更する

電圧/電流を調整して増幅器の特性を変化させることができるが，特性変化の影響が抑圧さ
れるフィードバック構成を避け，オープンループ構成にする必要がある．また，非線形特性
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図 4.20: 可変ゲインアンプ 差動対を並列接続することで，線形性と最大入力レンジを改善した

を持つトランジスタを使用すると，ゲイン特性も非線形となる．一方，電圧/電流の調整は
受動素子が不要なので，回路の面積増加は大幅に抑えられる．

本研究では小面積化の観点から，増幅器に流れる電流を調整する可変ゲインアンプを設計し

た．有線 CDMAインタフェースにおける可変ゲインアンプの設計条件を満たすため，Multiple-
Differential-Pair[5, 6]構成を用いて，ゲインの線形性と入力信号レンジの向上を図った．図 4.20に
可変ゲインアンプの回路図を示す．差動対の並列接続数を増加させると，ゲインの線形性と入力信

号レンジは改善するが，消費電力と面積が増加するため，差動対数を 3とした．ゲインは可変電流
源の値 ISS を変更して調整する．大出力振幅時の特性変化を抑制するため，可変ゲインアンプは

抵抗負荷とした．

同相出力電圧は，VDD − RIss(m+2+m)
2 となり，Iss により，ゲインを変化させると同相出力電圧

も変化する．また，同相出力電圧が下がりすぎると電流源の MOSが線形特性動作となり，可変ゲ
インアンプが正常に動作しなくなるため，出力電圧の下限は 1 V程度となる．次段の積分器内で
用いるオペアンプのCMRR(Common Mode Rejection Ratio)を十分確保すれば，同相出力電圧の
変化による相関値への影響を抑えることができる．

図 4.20において，3組の差動対の入力段MOSトランジスタのサイズ比をそれぞれn : 1, 1 : 1, 1 : n

とし，テール電流の比をm : 2 : mとした．入力段のMOSトランジスタのサイズ比を非対称にし
た差動対は入出力特性にオフセットがある．図 4.21(a)に示すようにオフセットを適切に設定した
差動対を複数並列接続すると，増幅器全体では，これらの和特性となるため，図 4.21(b)に示す特
性が得られ，単体の差動対と比較すると入力信号レンジが改善する．

付録 Cで示した導出手順により，可変ゲインアンプの入出力特性は次式で表される．

ΔVout = −R

(
4βnΔVin

(n + 1)2

√
−nΔV 2

in +
2m(n + 1)

β
Iss +

β

2
ΔVin

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss

)
(4.4)

さらに付録 Cに示すように，パラメータのオーダを考慮して近似すると，式 (4.4)は次式で表さ
れる．

ΔVout = −RΔVin

(
4n

(n + 1)2
√

2βm(n + 1)Iss +
√

2βIss

)
(4.5)

この式より，出力電圧は入力電圧に比例することがわかる．
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図 4.21: 可変ゲインアンプのゲイン特性
(a) それぞれの差動対の特性 (b) 可変ゲインアンプ全体の特性
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図 4.22: ゲインコントロール回路のブロックダイアグラム 積分相関値が一定の範囲内かどうか

を判別し，ゲインを調節する

4.5.2 ゲインコントロール回路

本研究で設計した可変ゲインアンプはテール電流でゲインを調整するため，デジタル回路でゲイ

ン制御するには，デジタル値から電流値への変換が必要である．式 (4.5)より，ゲインは電流値の
1/2乗に比例するため，ゲイン設定値の 2乗に比例した電流を流すと，ゲイン設定値とゲインとの
関係が線形となる．

図 4.22にゲインコントロール回路のブロック図を示す．二つのコンパレータにはそれぞれ異な
る基準電圧が入力されている．相関値が二つの基準電圧内にあるかどうかでゲインが適切であるか

を判別し，その大小関係を基にゲインが調整される．本研究ではゲインのコントロールを 4 bitの
デジタル信号を用いて行う．電圧変換回路ではデジタルの信号を電流源の制御を行うための電圧に

変換する．

電圧変換回路を図 4.23に示す．可変電流源には入力論理に応じてスイッチを切り替え，カレン
トミラー回路で生成した電位，もしくはグランド電位を入力する．

図 4.24に可変電流源の回路図を示す．電圧変換回路で変換されたゲイン制御信号は重み付きの
MOSトランジスタで設定値に比例した電流に変換される．設定値を k，導通状態のM1に流れる
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図 4.23: 電圧変換回路 デジタル信号から可変ゲインアンプのゲイン調整に用いる電圧レベルへ

の変換を行う

電流を Ibias とすると，

I1 = kIbias (4.6)

I2 =
βp2

2

(√
2I1

βp1
+ RCSI1

)2

(4.7)

となる．カレントミラー回路により，可変ゲインアンプのテール電流には I2 に比例した電流が流

れる．I2 の第 2項を支配的な項とすることで可変ゲインアンプに流れる電流は設定値の 2乗に比
例し，ゲイン設定値と実際のゲインを線形対応させることができる．

4.5.3 バイアス回路

MOSトランジスタの移動度β は温度変化の影響を受けて，ゲインに温度依存性が生じる．移動

度は素子間で相関があり，式 (4.5)より，Iss ∝ 1
β とすることで，移動度の温度変化の影響を軽減

できる．そこで，バイアス回路は図 4.25に示す構成 [7]を使用した．バイアス電流は

Ibias =
1

2R2
biasβbp

. (4.8)

で表される．

このバイアス回路を図 4.24の可変電流源と組み合わせると，可変ゲインアンプのゲイン GV GA

は次式で表される．

GV GA =

√
βnβp2

βp1βbp

√
k

R

Rbias
+

RCSR

2R2
bias

√
βnβp2

βbp
k (4.9)

式 (4.9)より，温度変化で各素子の移動度が変化してもその影響は相殺される．また，集積回路内
の抵抗値の相対誤差は 1 %以内であるため，抵抗のばらつきの影響も相殺される．
したがって，本研究で用いた可変電流源とバイアス回路を用いて，温度変化の影響を抑制しつ

つ，ゲイン設定値とゲインの線形性の改善ができる．
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図 4.24: 可変電流源 MOSトランジスタの 2乗則を用いてゲイン設定値の 2乗に対応した電流
を出力し，ゲイン設定値とゲインの線形性を改善する

VDD

VG1

Rbias

Ibias

4βbp βbp

Mbn

4 : 1

1 : 1

図 4.25: バイアス回路 電流をMOSトランジスタの移動度に反比例させ，可変ゲインアンプの
ゲインの温度依存性を軽減する
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表 4.2: 可変ゲインアンプの設計パラメータ
n 16

m 6

R 16 kΩ

VDD 3.3 V
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図 4.26: 可変ゲインアンプのシミュレーション結果 バイアス電流によってゲインが変化している

4.6 シミュレーション結果

本節では回路シミュレーションを用いて可変ゲインアンプの特性を確認した．回路シミュレー

ションは 0.35 μm CMOSプロセスのデバイスモデルを使用し，可変ゲインアンプの設計パラメー
タは表 4.2のように設定した．
図 4.26に可変ゲインアンプのゲイン特性の回路シミュレーション結果を示す．この図より，電

流値によりゲインが変化しており，広い入力振幅範囲で特性が平坦であることがわかる．消費電力

はゲインによって変化し，174.9 ∼ 1287 μWとなった．

図 4.27に図 4.24の可変電流源と，設定値に比例する電流源のそれぞれを可変ゲインアンプに用
いたときのゲイン特性のシミュレーション結果を示す．この図より，提案した可変電流源を用いる

と，ゲインの設定値とゲインの関係がより線形になっており，特にゲインの小さいところでの線形

性が改善されている．

図 4.28に図 4.25のバイアス回路と定電流バイアス回路のそれぞれを可変ゲインアンプの基準電
流源として用いたときの温度特性のシミュレーション結果を示す．この図より，図 4.25のバイア
ス回路を用いると，温度変化によるゲイン変動量が減少し，温度特性が改善されていることが確認

できる．

図 4.29に可変電流源，バイアス回路を含めた可変ゲインアンプのゲイン特性のシミュレーショ
ン結果を示す．この図より，可変ゲインアンプのゲインは 0.37∼2倍の間で変化し，約 5倍のバス
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図 4.27: 可変ゲインアンプとゲイン調整回路のシミュレーション結果 ゲイン調整回路を用いる

ことでゲインの低い部分を中心にゲイン設定値とゲインの線形性が改善している

容量変化に対応可能であることがわかる．
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図 4.29: 可変ゲインアンプの温度依存性のシミュレーション結果 ゲインは約 5倍の変化幅を持
ち，5倍程度のバス容量の変化に対応できる
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4.7 まとめ

バス容量変化に対応できる有線 CDMAインタフェースについて検討，設計した．バス容量の変
化に起因する信号振幅の変化に対応するため，受信器内に可変ゲインアンプとゲインコントロール

回路を設けた．数値シミュレーションにより，可変ゲインアンプのゲイン線形性と最大入力振幅の

それぞれについて，相関値の統計をとり，正常に受信できる範囲を決定した．可変ゲインアンプの

回路構成はMultiple-Differential-Pair構成とし，最大入力振幅の増大とゲイン線形性の向上を図っ
た．この可変ゲインアンプは，テール電流を変化させてゲインを調整することができる．

設計した可変ゲインアンプのゲインは 0.37から 2.0まで変化する．可変電流源としてはゲイン
の設定値とゲインの線形性を改善するため，設定値の 2乗に比例した電流が流れる構成を用いた．
また，バイアス回路はMOSトランジスタの移動度の温度依存性の影響を軽減する構成とした．
この可変ゲインアンプは有線 CDMAインタフェースのバス容量の変化によりバス振幅が変動し

ても，それを補正することができる．したがって，本研究で検討した可変ゲインアンプを用いた有

線 CDMAインタフェースはスケーラビリティに優れており，センサネットワークのセンサノード
内のインタフェースに用いることで，センサ数やバス長の変化によるバス容量の変化に対応可能で

ある．
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第5章 オーバーサンプリングを用いた広帯域
CDR回路

5.1 まえがき

センサネットワークにおいて，センサ部はアプリケーションや測定対象によって測定頻度や精度

が異なるため，通信データ量も用途毎に大幅に変わる．高速インタフェースでビットレートの低い

データを通信すると電力の浪費につながるので，センサの出力データ量に応じたビットレートで通

信を行うことが電力効率を向上させる上で欠かせない．また，センサ部のデータ全てをまとめて送

受信する通信ノード間では，ビットレートの高い通信が行われる．このように，センサネットワー

ク全体では様々なビットレートの通信が行われている．

近年，インタフェースは集積回路の高機能化とともに多様化，高速化している．そこでは，USB[1]
やイーサネットのようにデータのみをシリアル伝送し，受信側でデータからクロックを復元する手

法が主流となっている．シリアルインタフェースは受信データからクロックを復元する CDR(Clock
and Data Recovery)回路 [2]を使用する．センサネットワークのように，広い入力ビットレート範
囲の通信方式に対応するには，汎用性の高い CDR回路が必須となる．
一般的な CDR回路は，図 5.1に示すように，PLL(Phase Locked Loop)と類似の回路構成が用

いられる．PDは位相検出器 (Phase Detector)，CPはチャージポンプ (Charge Pump)，LPFは
低域通過フィルタ (Low-Pass Filter)，VCOは電圧制御発振器 (Volatge Controlled Oscillator)の
略である．また，PDを PFD(Phase/Frequency Detector，位相 ·周波数検出器)とし，ロック可
能な信号帯域幅を向上させることも可能である [3]．CDR回路における PDや PFDは入力信号や
復元クロックのエッジを検出して，入力信号のビットレートと復元クロックの周波数との誤差を検

出する．一般に CDR回路を広帯域化すると，図 5.2に示すような通信側クロックの逓倍の周波数
でロックする擬似ロック現象を引き起こす．擬似ロックを回避するため，CDR回路はアプリケー
ションに合わせて狭帯域化したり，TMDS[4]のように，基準周波数信号を別配線で送出する．ま
た，マルチフェーズ出力のVCO[5]を用いた位相補間方式 [6]のCDR回路も報告されているが，外
部のリファレンスクロックで駆動するこの方式の位相精度はリファレンスクロックの周波数で決

まる．この方式による広帯域 CDR回路は，想定される最大の入力ビットレートのリファレンスク
ロック周波数を使用するため，低いビットレートの信号を入力するとリファレンスクロック発生回

路部で電力が無駄に消費される．

PD CP/LPF VCO

Signal Input
Reference Clock

Clock Output

図 5.1: PLL/CDRの回路構成 位相比較器，チャージポンプ，低域通過フィルタ，電圧制御発振

器から構成される
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図 5.2: 擬似ロック 広帯域 CDR回路では所望の周波数の逓倍の周波数でロックする擬似ロック
が問題となる

CDR回路を使用するシリアルインタフェースでは，一定の頻度で論理の反転が生じる入力データを
想定している．そこでは，同一論理の信号が長期間続いても正常な動作を保証するため，冗長ビットを

付加して，意図的に論理の反転を生じさせて，同一論理の連続する数 (連続同符号長,CID(Consecutive
Identical Digits))を制限する手法が用いられる．一般的に 1ビット単位の変換ではBiphase変調や
マンチェスター符号などが用いられる．複数ビット単位の変換では，8b/10b符号 [7]やEFM(Eight-
to-Fourteen Modulation)[8]などが存在する．これらのデータ変換方式を用いると，最大連続同符
号長が決定されたランレングス符号として取り扱うことができる．

本章では，最大連続同符号長が既知の信号に対して，リファレンスクロックが不要，かつ広帯

域ロック可能な小規模CDR回路を提案する [9]．最大連続同符号長が既知の信号を用いることで，
1データあたりの長さが厳密に求められ，擬似ロックを防止しながらCDRを動作させることがで
きる．

5.2 提案手法

5.2.1 回路構成

図 5.3に提案するCDR回路のブロック図を示す．この図において，PFDは VCOの出力クロッ
クで動作するカウンタを含むデジタル回路である．VCOは入力ビットレートよりも速い周波数で
動作し，ロック時には入力信号を一定の倍率でオーバーサンプリングする．なお，入力信号には最

大連続同符号長が既知の信号を用いる．

また，CPと LPFは，図 5.1に示す従来のCDRや PLLと同様，PFDで出力された信号をVCO
の制御電圧に変換する回路である．この回路のVCOが所望の出力クロックの数倍∼数十倍の周波
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PFD CP/LPF VCO FDIV

Signal Input

Clock Output

rst

up

down

Presetted OSR

D-FF
Signal Output

図 5.3: 提案する CDR回路のブロック図 入力信号ビットレートよりVCOの出力周波数を高く
して擬似ロックを回避している

Signal Input

(a) Locked

(b) Unlocked(1)

(c) Unlocked(2)

Time

図 5.4: 入力信号とVCO出力との関係 (OSR=4) 本提案構成ではOSRをモニタして入力信号と
出力クロックの誤差を検出する

数で発振するように，入力ビットレートとVCOの出力周波数の比 (OSR)を設定する．FDIVは
分周器 (Frequency Divider)で，VCOの出力信号を分周し，信号ビットレートに対応した周波数
にまでクロック周波数を落として出力する．また，分周器には入力信号と位相をあわせるための非

同期リセット入力端子がある．フリップフロップD-FFは，FDIVから出力されたクロックで入力
信号をサンプリングして出力する．

上記の回路構成をとることで，単一の回路で広い帯域の信号に対応した CDR回路ができる．

5.2.2 回路動作

本提案の回路構成は通常のPLL型のCDR回路と同様，入力信号とVCOの出力クロックを比較
し，その誤差をVCOの制御電圧にフィードバックする．このとき，VCOの出力クロック周波数が
正確に入力ビットレートの一定倍率 (OSR倍)となるまで VCOの制御電圧が調整されるため，図
5.4(a)に示すように，ロック時には 1データ長に VCOの出力パルス数が OSR回入る．一方，図
5.4(b)，(c)のようにカウント数に過不足がある場合，それを誤差として検知し，設定値へとフィー
ドバックして，図 5.4(a)の状態に近づける．したがって，PFDでは 1データ長あたりの VCOの
出力パルス数を得る必要がある．

図 5.5に示すように，エッジ検出器，カウンタ，連続同符号長検出器，除算器，減算器，シリア
ライザから構成されるPFDは，1データ長あたりのVCOの出力パルス数を検出し，OSRとの差
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図 5.5: PFDの構成 入力信号と VCOのクロックからOSRを算出し，設定OSRとの誤差をパ
ルスの形で出力する

を出力のパルス長の形で出力する．また，既知のOSRをあらかじめ差分器に入力しておく．カウ
ンタとシリアライザは VCOのクロックに同期して動作するが，それ以外は全て入力信号のエッジ
を検出したタイミングでのみ動作する．カウンタでは VCOの出力パルス数を計数し，エッジ検出
器で入力信号の論理が変化するタイミングでカウンタのリセットを行う．こうして，入力信号の論

理が変化してから再び論理が変化するまでの VCOの出力パルス数を得る．このときの 1データ長
あたりの VCOの出力パルス数をNV CO とすると，実際に測定される駆動回数Nmeas は入力信号

の連続同符号長によって異なり，CID · NV CO(CID = 1 ∼ CIDmax(CIDmax は入力信号列の最

大連続同符号長))，もしくはクロックのタイミングによっては，それに近い値となる．次に，連続
同符号長検出器では，後述するアルゴリズムで Nmeasの値から連続同符号長 CIDを求め，この値
から除算器でNV CO を求める．

減算器ではNV CO とあらかじめ設定したOSRの値を比較し，その差分値 contを出力する．

シリアライザでは contの値を CPの入力に適した形式に変換する．up，downとも 1bit出力で
ある．contの値の符号を基に，upもしくは downにパルスを出力すると同時に，contをカウント

アップ/ダウンし，contの値が 0になるまでパルスを出力し続ける．本 CDRでは，up，downを
各 1bitの出力にし，それを CP, LPFで処理してVCOへの入力制御電圧の変化を緩やかにすると
同時に CP，LPF回路の単純化を図っている．一例として，OSR=4のときの PFDの動作波形を
図 5.6に示す．この図のように，測定パルス数Nmeas が 1データ長あたりのパルス数NV CO に変

換され，設定OSRとの差分がパルス長の形で出力される．
PFDの出力を基に，1データ長あたりのVCOの出力パルス数が正確にOSR倍となるようVCOの

出力周波数が制御されるので，PFDは周波数検出器として動作する．また，ロックした時点でVCO
の出力周波数は入力ビットレートのOSR倍となり，PFD内のカウンタはnOSR(n = 1 ∼ CIDmax)
のいずれかの値でリセットされる．したがって，FDIVの分周比をOSRとすると，このカウンタ
のリセットに同期して FDIVもリセットされることで，nOSR，および (n + 0.5)OSRのカウンタ

値で出力のクロックの相が変化する．クロックの相がデータの中心部で変化するため，PFDが位
相検出器としても機能していることがわかる．

例として，OSR=10，CIDmax=5の PFDをVerilogで実装し，論理合成したところ，ゲート数
は 708となり，図 5.5に示す回路は比較的少ないゲート数で実装が可能であることを確認した．

5.2.3 連続同符号長検出器の動作

連続同符号長検出器（CID detector）では直前に連続同符号長を求めたときの NV CO の値を

NLastとすると，連続同符号長 CIDを次のようにして検出する．
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図 5.6: PFDの動作波形 (OSR=4) 1 データ長あたりの VCOの出力パルス数を取得し，設定
OSRとの誤差が up, downにパルスで出力されている

• 0 < Nmeas < 1.5NLastのとき，

NV CO = Nmeas (5.1)

• (n − 0.5)NLast < Nmeas < (n + 0.5)NLast (n = 2, ..., CIDmax − 1)のとき，

NV CO = Nmeas/n (5.2)

• (CIDmax − 0.5)NLast < Nmeas のとき，

NV CO = Nmeas/CIDmax (5.3)

例として CIDmax = 5のときの様子を図 5.7に示す．ただし，NLastの値が不定である電源投入

時などの初期状態におけるNLastの値は次のように決定する．

1. NLastが本来の値より大きい場合

例として，NLast が本来の値の 2倍のときの Nmeas の連続同符号長の判別を図 5.8(a)に示
す．このとき，連続同符号長が 2のデータは連続同符号長が 1と誤認識されて，VCOは信
号ビットレートの OSR/2倍の周波数で擬似ロックする．しかし，CID = 1のデータが入力
されると，Nmeas < NLastとなり，式 (5.1)よりNV CO の値はNmeasに変更されて，NLast

の値は正常な値になる．
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NLast 2NLast 3NLast 4NLast 5NLast

CID=1 CID=2 CID=3 CID=4 CID=5(CIDmax)

0 Nmeas

図 5.7: 連続同符号長の決定 (CIDmax = 5) 算出されたOSRの値が極端に小さいときには連続
同符号長を 1，極端に大きいときには連続同符号長を CIDmax として取り扱うことで擬似ロック

の発生を回避する

NLast 2NLast 3NLast 4NLast 5NLast0 Nmeas
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図 5.8: NLastが本来の値と違うときの連続同符号長の決定 (CIDmax = 5)
(a) NLastが本来の値の 2倍のとき (b) NLastが本来の値の半分のとき

2. NLastの値が本来の値より小さい場合

例として，NLastが本来の値の 1/2倍のときのNmeasの連続同符号長の判別を図 5.8(b)に示
す．このとき，連続同符号長が 1のデータは連続同符号長が 2と誤認識されて，VCOは信号
ビットレートの 2OSR倍の周波数で擬似ロックする．しかし，CID = CIDmaxのデータが入

力されると，Nmeas > NLast ·CIDmaxとなり，式 (5.3)よりNV COの値はNmeas/CIDmax

と変更されて，NLastの値は正常な値になる．

以上の考察から分かるように，NLast の初期値にかかわらず，CID = 1と CID = CIDmax の

データが入力されると，NLast には正確な 1データ長あたりの VCOの出力パルス数が格納され
る．一般の CDRでは NLastが本来の値の n倍，もしくは 1/n倍 (nは 2以上の整数)となると擬
似ロックが生じるが，本構成では 1データあたりの VCOの出力パルス数を正確に得られるため，
擬似ロックは生じない．NLastの値を決定した後，急激なVCOの出力周波数や入力ビットレート
の変化がなければ，1データ長あたりのVCOの出力パルス数はNLastと比較して大幅には変化し

ない．したがって，図 5.7のように，NLastを用いて Nmeasの連続同符号長を得ることができる．

5.3 特性検討

本回路構成の非理想性の要因としては，絶対位相誤差とジッタが考えられる．
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図 5.9: サンプリング時に生じる位相誤差 入力信号論理の変化はクロックエッジ間で生じるた

め，位相誤差はOSRに依存する

5.3.1 絶対位相誤差

CDR回路がロックすると，VCOの出力周波数は正確に信号ビットレートのOSR倍となる．入
力論理の変化点でのサンプリング誤差は図 5.9のように入力信号周期に対して最大で 2π

OSR (rad)で
あり，この位相のずれがそのまま絶対位相誤差となる．したがって，絶対位相誤差の最大値はOSR
を調節すれば制御可能であるが，その値は入力信号周期に対して一定の割合となる．

5.3.2 ジッタ

最大連続同符号長が増加すると入力信号の変化の頻度が少なくなるため，VCOの出力周波数は
正確でなければならない．ここでは，信号を復元する際にエラーフリーとなる VCOの動作周期範
囲から許容される位相差を算出し，それを PFD起因の許容ジッタ生成とする．許容ジッタ生成が
小さいと，許容されるVCOの出力周波数範囲は狭くなり，収束の過程で正常なデータとクロック
の復元ができるまでに時間がかかる．

提案回路では入力信号のエッジを検出してFDIVのカウンタがリセットされるため，下記の 2つ
の条件を満たせば受信時にエラーを生じない．

1. CID = CIDmaxのデータを受信したとき，CIDmax番目のデータを正確に取得できること

2. CID = CIDmax のデータを受信したとき，CIDmax + 1番目のデータの取得までに入力の
信号論理が変化すること

ここで，完全にロックしたときのVCOの動作周期を Tideal，実回路のVCOの動作周期を Trealと

すると，条件 1.は Treal > Tideal のとき，条件 2.は Treal < Tideal のときに適用される．また，信

号論理は PFDと FDIVのカウンタが Treal · OSR · (n − 0.5)(n = 1 ∼ CIDmax)となるときに取
得される．したがって，図 5.10より，条件 1.から次式が得られる．

Treal(CIDmax − 0.5)OSR + Treal < TidealCIDmaxOSR (5.4)
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図 5.10: ジッタ生成条件の決定 連続同符号長が CIDmaxのときに正常通信できるための条件か

ら許容ジッタ生成が得られる

なお，式 (5.4)の左辺で Treal が加算されている理由は入力信号論理が変化してPFDと FDIVの
カウンタがリセットされてからVCOの出力パルスが入力されるまでの時間差が最大で Treal であ

ることによる．

また，条件 1.と同様にして，条件 2.から次式が得られる．

TidealCIDmaxOSR < Treal(CIDmax + 0.5)OSR (5.5)

式 (5.4)，(5.5)より，

CIDmax

CIDmax + 0.5
Tideal < Treal <

CIDmaxOSR

(CIDmax − 0.5)OSR + 1
Tideal (5.6)

の関係が得られる．式 (5.6)より，正常に信号を復元するために許容されるジッタ生成を位相差で
表すと，

2π

(
CIDmaxOSR

(CIDmax − 0.5)OSR + 1
− CIDmax

CIDmax + 0.5

)

= 2π
CIDmax(OSR − 1)

CID2
maxOSR + CIDmax − 0.25OSR + 0.5

(5.7)

となる．式 (5.7)において，CIDmaxと許容ジッタ生成との関係を図 5.11に示す．この図より，最
大連続同符号長が増加すると，許容ジッタ生成は小さくなる．また，OSRが極めて小さいときは

OSRが増加すると許容ジッタ生成は大きく改善されるが，OSRが増加するにつれて，許容ジッタ

生成の改善幅は急激に減少する．

5.4 シミュレーション結果

提案回路の有効性を示すため，数値シミュレーションを行った．シミュレーションを簡略化す

るため，オシレータは NCO(Numeric Controlled Oscillator)として実装した．また，PFD出力の
up，downのパルス数を累算する NCOは CP，LPFの機能も内包している．NCOの精度は 1 Hz，
OSR設定値は 10とした．また，本シミュレーションでは入力信号として長さ 28 − 1の LFSRに
よるランダムデータを用いた．このとき，CIDmax = 8である．
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図 5.11: CIDmaxを変化させたときの許容ジッタ生成 OSRが一定値以上になると，許容ジッタ
生成の改善量は極めて小さくなる

図 5.12に入力ビットレートに対するVCO出力周波数の収束値を示す．高い周波数側からと低い
周波数側からの両方で正常にロックすることを確認するため，100 k∼10 Mbpsの信号ビットレー
トに対して，VCOの初期周波数 fV CO0 を 10 kHzと 200 MHzで行った．この結果，入力ビット
レートの全域において，VCOの初期周波数にかかわらず，VCOが正常に信号ビットレートの 10
倍（OSR倍）の周波数でロックしていることが確認できる．
入力ビットレートが 100 kbpsのとき，完全にロックしたときの入力信号，出力クロック，出力信

号のシミュレーション結果を図 5.13に示す．この図より，出力クロックは入力信号に対して，一定
の絶対位相誤差を保ちつつ出力され，それに同期して出力信号が得られていることが確認できる．

図 5.14は，入力ビットレートを 100 kbps，VCOの初期周波数 fV CO0を 10 kHz，100 MHzと
したときのVCO周波数の収束過程を示している．この図からも提案回路が擬似ロックせず，所望
の周波数にロックしていることが確認できる．周波数誤差が最終値の 1 %になるまでの時間はそれ
ぞれ，8.1 sec, 17.5 secであるが，以下の方法で収束時間の短縮を図ることは可能である．例えば，

1. NCOの精度を落とす，

2. NV CO と OSRの差が大きいときには出力周波数の変化幅を大きくとる，

3. Dual-Loop構成の CDR[10]を用い，本回路で擬似ロックが生じない周波数にまでVCOの制
御電圧を制御し，その後の調整を収束時間の速い別の CDRで行う

などの例が考えられる．

式 (5.6)の検証を目的として，収束時にエラーフリーとなる境界周波数について，ロック周波数
に対して高域側と低域側のそれぞれから表 5.1に示す条件でシミュレーションを行った．VCOの
初期周波数を表 5.1に示した範囲内でランダムに設定した時の収束時にエラーフリーとなる境界周
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図 5.12: 入力ビットレートをパラメータとしたときの出力クロック周波数 二桁にわたる入力信

号ビットレートの範囲で擬似ロックが発生していないことがわかる

表 5.1: 最大/最小エラー発生周波数を求めるためのシミュレーション条件
OSR 10

入力ビットレート 100 kbps

VCO初期周波数 (高域側) 1.2∼1.5 MHz

VCO初期周波数 (低域側) 500∼800 kHz

試行回数 各 10000回

波数について，高域側からロックさせたときの結果を図 5.15に，低域側からロックさせたときの
結果を図 5.16に示す．
このとき，式 (5.6)より，エラーを生じない Treal の範囲は

0.94118 < Treal < 1.05263(μsec) (5.8)

となる．周波数 freal に換算すると，

950 < freal < 1062.5(kHz) (5.9)

となる．図 5.15，5.16のそれぞれに式 (5.9)で示した理論境界周波数を点線で示す．また，図 5.15，
5.16から得られた周波数範囲は

949.983 < freal < 1062.52(kHz) (5.10)

である．したがって，式 (5.6)から得られる周波数範囲条件はシミュレーション結果と一致し，こ
の条件を満たすとエラーフリーとなる．

提案回路の過渡応答特性を確認するため，入力信号のビットレートと位相をロック後に変化させ

た例をシミュレーションした．計算例として入力ビットレートは100 kbps，OSR=10を用いた．ま
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図 5.13: CDR回路の入出力波形 入力信号に対して一定の位相ずれを持ったクロックが出力さ

れ，クロックに同期して信号が出力されている

ず，入力ビットレートを瞬時に 110 kbpsに変化させたときの VCOの周波数の経時変化を図 5.17
に示す．図 5.14と同様，入力ビットレートを変化させても所望の周波数へ収束している．図 5.18
は入力信号の位相を π 進めたときの入力信号と出力クロックの位相差を示している．この結果よ

り，数データ長で出力の位相が追従していることが確認できる．これは入力信号のエッジが検出さ

れると FDIVのカウンタがリセットされて位相が調節されることによる．また，入力信号の位相
変化に起因する出力周波数の変化はみられなかった．
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たすべての境界周波数は理論境界周波数よりも高域側に存在している
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図 5.17: 入力信号のビットレートを変化させたときの VCOの周波数の変化 擬似ロックを生じ

ず，本来の周波数へと収束している
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図 5.18: 入力信号の位相を変化させたときの位相差の変化 位相誤差が生じても，極めて短い時

間で補正される
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5.5 まとめ

最大連続同符号長が既知の入力信号に対して，擬似ロックを生じない広帯域 CDR回路を提案し
た．本回路では VCOの発振周波数を入力ビットレートより高くし，入力信号をオーバーサンプリ
ングすることで，VCOの発振周波数と入力ビットレートの比が予め指定した値と等しくなるよう，
VCOの発振周波数を制御する．本構成における非理想性は，絶対位相誤差が OSRに依存するこ
とである．また，正常通信のために許容されるジッタ生成は位相で表され，OSRと最大連続同符
号長に依存する．提案構成について，数値シミュレーションを行ったところ，二桁に渡る広い入力

ビットレートの範囲で正常にロックすることを確認した．

本研究で提案した CDR回路をセンサネットワーク内のインタフェースに使用することで，単一
の回路構成を様々な測定頻度，測定条件のアプリケーションに用いることができる．
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第6章 結論

本論文ではセンサネットワークにおける回路部の設計 ·運用時のスケーラビリティを向上させる
ための回路構成 ·動作方式について提案し，その有効性を確認した．
第 1章では研究の背景であるセンサネットワークと研究の概要について述べた．
第 2章では極低消費電力ΔΣモジュレータについて述べた．電池のような電力容量の小さな電

源環境での長期間動作を実現するため，弱反転領域動作回路として設計した．電源電圧は 500 mV
に設定し，すべてのMOSトランジスタを確実に弱反転領域で動作させて回路の安定化を図った．
モジュレータ内のスイッチトキャパシタ積分器に用いたオペアンプの非理想性として，ゲイン，帯

域 (出力抵抗)，スルーレートのそれぞれがモジュレータの SNDRに与える影響を数値シミュレー
ションを用いて確認したところ，スルーレートが最も影響を及ぼすことを確認した．そこで，2次
のΔΣモジュレータを 0.25 μmCMOSプロセスを用いて設計し，モジュレータ内で使用するオペ
アンプとして，第 3章で提案した適応型バイアスを用いたスルーレートブーストオペアンプと定
電流バイアスのオペアンプのそれぞれを組み込み，試作した．モジュレータの消費電流が等しくな

るように，定電流バイアスを用いたモジュレータのバイアス電流を調整して実測したところ，適応

型バイアスを用いたモジュレータのバイアス電流が 1 nAのとき，適応型バイアスオペアンプを導
入することで入力振幅の全域において，定電流バイアスのモジュレータよりも SNDRが約 10 dB
改善された．消費電流は 26 nAであり，小型のボタン電池一個で 10年以上の連続動作が可能であ
る．また，適応型バイアスオペアンプのバイアス電流を 0.6 nAに設定し，クロック周波数を増加
させたところ，適応型バイアスのモジュレータは定電流バイアスのモジュレータよりも SNDRが
約 15∼20 dB改善した．したがって，本研究で提案したスルーレートブーストを用いた設計法を用
いることで従来のAD変換回路より高精度のAD変換を同一消費電力で実現できる．本回路をセ
ンサ部のアナログフロントエンド回路に用いると，精度の劣化を抑制しつつ，電池駆動でも長期間

の駆動が可能となる．

第 3章では，スイッチキャパシタ回路の特性を改善するためのスルーレートブーストオペアンプ
について述べた．省電力を維持しつつスルーレートを改善するために，オペアンプの入力振幅を

モニタし，その絶対値に対応した電流を出力する適応型バイアス回路を提案し，試作，測定を行っ

た．絶対値検出回路と可変電流源から構成される適応型バイアス回路は，絶対値検出回路内の差動

対の入力段のMOSトランジスタのサイズ比を非対称にして，故意に不感帯を設けて，入力振幅が
小さいときに絶対値検出回路の誤動作を防いだ．適応型バイアスオペアンプと定電流バイアスオ

ペアンプのそれぞれを用いてスイッチトキャパシタ回路を 0.25 μmCMOSプロセスで試作し，実
測したところ，適応型バイアスを用いることで，スイッチトキャパシタ回路のセトリング時間が約

12倍改善した．提案した適応型バイアスオペアンプは弱反転領域動作という極低消費電力の条件
下における AD変換回路の精度，速度の特性改善を実現することができる．
第 4章では，可変ゲインアンプを用いた有線 CDMAインタフェースについて述べた．キャパシ

タカップリングを用い，電荷の形で信号をバスに送出する有線CDMAインタフェースは，省電力
を維持しつつ，容易に多重通信が可能であるが，送信器の増減などでバス容量が変化するとバス振

幅も変化し，正常通信できなくなる可能性がある．そこで，受信器に可変ゲインアンプを組み込ん

だ構成を提案し，可変ゲインアンプの必要条件と回路構成を示した．可変ゲインアンプの最大入

力レンジとゲインの線形性についてシステムシミュレーションを行って必要特性を確認し，最大入
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力レンジは最大バス振幅の 25 %以上を確保，ゲインの線形性は最大入力振幅時のゲインと振幅 0
の時のゲインの比が 0.5∼2であれば正常通信可能であることを示した．必要特性を満たす回路構
成として，Multiple-Differential-Pair構成の可変ゲインアンプについて検討した．ゲインの調整は
差動対に流れる電流量を調整することで実現した．可変電流源は，MOSトランジスタの二乗則を
用いて設定値の 2乗に対応した電流を出力し，ゲイン設定値とゲインの線形性を高める回路を提
案した．提案した可変電流源により，ゲインが低いときの設定値とゲインの関係をより線形にする

ことが可能であることをシステムシミュレーションで確認した．可変ゲインアンプのゲインは約

0.37∼2倍の間で変化し，約 5倍のバス容量の変化に対応可能であることを示した．本提案構成は
動的に構成が変化する環境下での通信を容易に実現することができる．本回路をセンサ部と通信部

との間のインタフェースに用いて，センサ数やバス長に起因するバス容量の変化に対応することが

可能となる．

第 5章では，広帯域のクロックリカバリ回路の動作手法について述べた．入力信号と出力クロッ
クのエッジを基に出力周波数が制御される従来のクロックリカバリ回路に対し，本提案構成では

VCOを入力信号よりも速く動作させて，オーバーサンプリング倍率を基に出力周波数を制御する．
PFD内で行われるオーバーサンプリング倍率の検出は，入力信号のエッジ間の VCOの駆動回数
と前回算出したオーバーサンプリング倍率からデータ長を求めて算出される．データ長を得る際

に，最大連続同符号長が既知の入力信号を想定し，最大連続同符号長よりも長いデータ長が算出さ

れたときには最大連続同符号長のデータとして取り扱うことで擬似ロックを回避できることを示し

た．収束時にエラーが発生しないことを保証する周波数範囲を位相のずれに算出し直し，それを本

提案構成におけるジッタ生成と定義し，その特性を示した．数値シミュレーションを行い，二桁以

上の入力信号ビットレートに対して，擬似ロックを生じないことを示した．擬似ロックが生じない

ため，従来の回路では対応できない，広いビットレートの変化幅を持つインタフェースにも容易に

対応することができる．本提案方式をセンサ部と通信部の間のインタフェースや通信ノード間同士

のインタフェースに用いることで同一の回路構成で様々な測定条件や測定頻度のアプリケーション

に対応することが可能となる．
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付 録A スイッチトキャパシタ回路のシミュ
レーションモデル

図 3.3のスイッチトキャパシタ回路において，オペアンプの出力抵抗 rampとスルーレート srの

影響を考えないとき，差動入力電圧 vinに対して，クロックの相が φから φ̄に変化したときの差動

出力電圧 v+
out,ideal を求める．

Cs, Cf に蓄積される電荷 qs, qf は t = 0− で，

q−s = Cs · vin (A.1)

q−f = Cf (v−out − v−i ) (A.2)

= Cf

(
v−out +

vout

A

)
(A.3)

= Cfv−out

A + 1
A

(A.4)

t = 0+のとき，

q+
s = −Csv

+
i (A.5)

= Cs

v+
out,ideal

A
(A.6)

q+
f = Cf (v+

out,ideal − v+
i ) (A.7)

= Cfv+
out,ideal

A + 1
A

(A.8)

(A.9)

となる．ここで

q−s + q−f = q+
s + q+

f (A.10)

なので，

Csvin + Cfv−out

A + 1
A

= Cs

v+
out,ideal

A
+ Cfv+

out,ideal

A + 1
A

(A.11)

v+
out,ideal =

(
Csvin + Cfv−out

A + 1
A

)(
Cs

A
+ Cf

A + 1
A

)−1

(A.12)

=
(

Csvin + Cfv−out

A + 1
A

)(
Cs + Cf (A + 1)

A

)−1

(A.13)

=
(

Csvin + Cfv−out

A + 1
A

)
A

Cs + Cf (A + 1)
(A.14)

となる．ここで，Aはオペアンプのゲイン，v−outはクロックの相がφのときの差動出力電圧である．

出力抵抗とスルーレートの影響を考慮すると，出力抵抗のみを考慮したときの波形の傾き

dVrout(t)
dt

=
(v+

out,ideal − v−out)
rampCL

exp
( −t

rampCL

)
(A.15)



90 付 録 A スイッチトキャパシタ回路のシミュレーションモデル

Δvout

Timetclk/2

Pattern  1.

Pattern  3.

Pattern  2.

Limitation by
Slew Rate

t0

図 A.1: スイッチトキャパシタ回路のシミュレーションモデル スルーレートによる波形の傾き

と，出力抵抗による波形の傾きを比較して，動作モデルを 3つのパターンに分ける

とスルーレートのみを考慮したときの波形の傾き

dVsr(t)
dt

= sr (A.16)

が等しくなる時間 t0の値により，図 A.1に示すように出力変化Δvoutは次の 3つのパターンに分
けられる．なお，図中には 3.における t0を示した．

このとき，t0 は次のようにして求められる．

dVrout(t0)
dt

=
dVsr(t0)

dt
(A.17)

(v+
out,ideal − v−out)

rampCL
exp

( −t0
rampCL

)
= sr (A.18)

exp
( −t0

rampCL

)
=

sr · rampCL

v+
out,ideal − v−out

(A.19)

−t0
rampCL

= ln
sr · rampCL

v+
out,ideal − v−out

(A.20)

t0 = − ln
sr · rampCL

v+
out,ideal − v−out

· rampCL (A.21)

(A.22)

1. t0 ≤ 0のとき

出力変化は出力抵抗と負荷容量 CL からなる時定数の影響を受け，次式で表される．

Δvout = (v+
out,ideal − v−out) ·

(
1 − exp

( −tclk

2rampCL

))
(A.23)
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また，Δvout は出力電位の変化量，tclk はクロック周期である．

2. t0 ≥ tclk/2のとき

出力変化は次式のようにクロック周期との比例関係で表される．

Δvout = sr · tclk

2
(A.24)

3. 0 < t0 < tclk/2のとき

出力の変化はスルーレートと出力抵抗による影響のうち，傾きの小さい方の影響を受ける．

Δvout = sr · t0 + (v+
out,ideal − v−out − sr · t0) ·

(
1 − exp

(
−

tclk

2 − t0

rampCL

))
(A.25)

シミュレーションでは，t0の値に応じて，式 (A.23)，(A.24)，(A.25)をそれぞれ適用し，スイッ
チトキャパシタ回路にオペアンプの非理想性を適用した．
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付 録B CMFB回路特性式導出

図 3.5に示した CMFB回路において，

ID,M24 = ID,M23 + ID,M25 − 1
2
(ID,M27 + ID,M28) (B.1)

= ID,M23 + IVCM − 1
2
(Ioutp + Ioutn) (B.2)

ここで，

IVCM − 1
2
(Ioutp + Ioutn) = 0 (B.3)

となるようフィードバック制御されるため，IVCM − 1
2 (Ioutp + Ioutn)が誤差の検知項となる．

Voutp+Voutn

2 = Vav とし，M25, M27, M28が pチャネルMOSトランジスタであることを考慮す
ると，

IVCM − 1
2
(Ioutp + Ioutn) = IS0

{
exp

(
−κVCM

Vt

)
− 1

2

(
exp

(
−κVoutp

Vt

)
+ exp

(
−κVoutn

Vt

))}
(B.4)

= IS0

{
exp

(
κ
−VCM + Vav − Vav

Vt

)
− 1

2

(
exp

(
κ
−Voutp + Vav − Vav

Vt

)

+ exp
(

κ
−Voutn + Vav − Vav

Vt

))}
(B.5)

= IS0 exp
(
−κ

Vav

Vt

){
exp

(
κ

Vav − VCM

Vt

)

−1
2

(
exp

(
−κ

Voutp − Voutn

2Vt

)
+ exp

(
κ

Voutp − Voutn

2Vt

))}
(B.6)

xが微小量のとき，2次のテイラー展開は

exp(x) ∼
(

x2

2
+ x + 1

)
(B.7)
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と表せる．したがって，

IVCM − 1
2
(Ioutp + Ioutn) = IS0 exp

(
−κ

Vav

Vt

){
exp

(
κ

Vav − VCM

Vt

)

−1
2

{
κ2(−Voutp + Voutn)2

4Vt
2 + κ

−Voutp + Voutn

2Vt
+ 1

+
κ2(Voutp − Voutn)2

4Vt
2 + κ

Voutp − Voutn

2Vt
+ 1
}}

(B.8)

= IS0 exp
(

κ
−Vav

Vt

){
exp

(
κ

Vav − VCM

Vt

)

−κ2 (Voutp − Voutn)2

4Vt
− 1
}

(B.9)

= IS0 exp
(
−κ

Vav

Vt

){(
κ

Vav − VCM

2Vt

)2

+ κ
Vav − VCM

Vt
+ 1

−κ2 (Voutp − Voutn)2

4Vt
− 1
}

(B.10)

= IS0 exp
(
−κ

Vav

Vt

){(
κ

Vav − VCM

2Vt

)2

+κ
Vav − VCM

Vt
− κ2 (Voutp − Voutn)2

4Vt

}
(B.11)

ここで，Vav − VCM は誤差成分であり，小振幅と見なし，

(Vav − VCM )2 << 1 (B.12)

同様に，Voutp − Voutn は信号の差動成分で，小振幅と見なし，

(Voutp − Voutn)2 << 1 (B.13)

式 (B.12),(B.13)より，近似すると，

IVCM − 1
2
(Ioutp + Ioutn) = IS0κ exp

(
−κ

Vav

Vt

)
· Vav − VCM

Vt
(B.14)

となる．したがって，

ID,M24 = ID,M23 +
κIS0

Vt
(Vav − VCM ) exp

(
−κ

Vav

Vt

)
(B.15)

となる．
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付 録C 可変ゲインアンプ入出力特性導出

図 4.20の回路において，MOSトランジスタの特性式とキルヒホッフの電流則より，次の式が得
られる．

I11 = n
β

2
(Vin1 − VC1 − Vth)2 (C.1)

I12 =
β

2
(Vin2 − VC1 − Vth)2 (C.2)

I21 =
β

2
(Vin1 − VC2 − Vth)2 (C.3)

I22 =
β

2
(Vin2 − VC2 − Vth)2 (C.4)

I31 =
β

2
(Vin1 − VC3 − Vth)2 (C.5)

I32 = n
β

2
(Vin2 − VC3 − Vth)2 (C.6)

mIss = I11 + I12 (C.7)

2Iss = I21 + I22 (C.8)

mIss = I31 + I32 (C.9)

Ir1 = I11 + I21 + I31 (C.10)

Ir2 = I12 + I22 + I32 (C.11)

Vout1 = VDD − RIR1 (C.12)

Vout2 = VDD − RIR2 (C.13)

また，βは差動対のアスペクト比が 1のMOSトランジスタのトランスコンダクタンス (= μCox
W
L )

である．

この13個の式に対して，未知変数は I11, I12, I21, I22, I31, I32, VC1, VC2, VC3, Ir1, Ir2, Vout1, Vout2

の 13個なので，上記の連立方程式は解くことができる．
式 (C.1), (C.2), (C.7)より，

n
β

2
(Vin1 − VC1 − Vth)2 +

β

2
(Vin2 − VC1 − Vth)2 = mIss

(C.14)

n{V 2
in1 − 2Vin1(VC1 + Vth) + (VC1 + Vth)2} + V 2

in2 − 2Vin2(VC1 + Vth) + (VC1 + Vth)2 =
2m

β
Iss

(C.15)

(n + 1)(VC1 + Vth)2 − 2(nVin1 + Vin2)(VC1 + Vth) + nV 2
in1 + V 2

in2 −
2m

β
Iss = 0

(C.16)

式 (C.16)において，(VC1 +Vth)を一変数として扱うと，二次方程式と考えることができるので，
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VC1 + Vth =
2(nVin1 + Vin2) ±

√
4(nVin1 + Vin2)2 − 4(n + 1)(nV 2

in1 + V 2
in2 − 2m

β Iss)

2(n + 1)
(C.17)

=
nVin1 + Vin2

n + 1

±
√

n2V 2
in1 + 2nVin1Vin2 + V 2

in2 − n2V 2
in1 − nV 2

in1 − V 2
in2 − nV 2

in2 + 2m(n+1)
β Iss

n + 1
(C.18)

=
nVin1 + Vin2 ±

√
−n(Vin1 − Vin2)2 + 2m(n+1)

β Iss

n + 1
(C.19)

となる．したがって，VC1は，

VC1 =
nVin1 + Vin2 ±

√
−n(Vin1 − Vin2)2 + 2m(n+1)

β Iss

n + 1
− Vth (C.20)

となる．ここで，式 (C.20)中の±について検討する．
Iss が増加したときの VC1の増減を考えると，テール電流源が増加するため，入力段MOSトラ

ンジスタのゲート-ソース間電圧が増加し，VC1 の電位は低下する．したがって，VC1 は次式で表

される．

VC1 =
nVin1 + Vin2 −

√
−n(Vin1 − Vin2)2 + 2m(n+1)

β Iss

n + 1
− Vth (C.21)

同様に，式 (C.3), (C.4), (C.8)と式 (C.5), (C.6), (C.9)より，

VC2 =
Vin1 + Vin2 −

√
−n(Vin1 − Vin2)2 + 8

β Iss

2
− Vth (C.22)

VC3 =
Vin1 + nVin2 −

√
−n(Vin1 − Vin2)2 + 2m(n+1)

β Iss

n + 1
− Vth (C.23)

が得られる．

式 (C.1), (C.21)より，

I11 = n
β

2

⎧⎨
⎩Vin1 −

⎛
⎝nVin1 + Vin2 −

√
−n(Vin1 − Vin2)2 + 2m(n+1)

β Iss

n + 1
− Vth

⎞
⎠− Vth

⎫⎬
⎭

2

(C.24)

= n
β

2

⎛
⎝Vin1 − Vin2 +

√
−n(Vin1 − Vin2)2 + 2m(n+1)

β Iss

n + 1

⎞
⎠

2

(C.25)

ここで，ΔVin = Vin1 − Vin2 とおくと，式 (C.25)は次のように表せる．
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I11 = n
β

2

⎛
⎝ΔVin +

√
−nΔV 2

in + 2m(n+1)
β Iss

n + 1

⎞
⎠

2

(C.26)

= n
β

2

ΔV 2
in + 2ΔVin

√
−nΔV 2

in + 2m(n+1)
β Iss + 2m(n+1)

β Iss − nΔV 2
in

(n + 1)2
(C.27)

= n
β

2

(1 − n)ΔV 2
in + 2ΔVin

√
−nΔV 2

in + 2m(n+1)
β Iss + 2m(n+1)

β Iss

(n + 1)2
(C.28)

同様に，式 (C.3), (C.22)，式 (C.5), (C.23)，式 (C.2), (C.21)，式 (C.4), (C.22)，式 (C.6), (C.23)
より，次式のそれぞれが得られる．

I21 = Iss +
β

4
ΔVin

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss (C.29)

I31 = β
n(n − 1)ΔV 2

in + 2nΔVin

√
−nΔV 2

in + 2m(n+1)
β Iss + 2m(n+1)

β Iss

2(n + 1)2
(C.30)

I12 = β
n(n − 1)ΔV 2

in − 2nΔVin

√
−nΔV 2

in + 2m(n+1)
β Iss + 2m(n+1)

β Iss

2(n + 1)2
(C.31)

I22 = Iss − β

4
ΔVin

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss (C.32)

I32 = nβ
(1 − n)ΔV 2

in − 2ΔVin

√
−nΔV 2

in + 2m(n+1)
β Iss + 2m(n+1)

β Iss

2(n + 1)2
(C.33)

式 (C.10), (C.11)と，式 (C.28)–(C.33)より，

Ir1 = (m + 1)Iss +
2βnΔVin

(n + 1)2

√
−nΔV 2

in +
2m(n + 1)

β
Iss +

β

4
ΔVin

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss (C.34)

Ir2 = (m + 1)Iss − 2βnΔVin

(n + 1)2

√
−nΔV 2

in +
2m(n + 1)

β
Iss − β

4
ΔVin

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss (C.35)

式 (C.12), (C.13), (C.34), (C.35)より，

Vout1 =VDD−R

{
(m + 1)Iss +

2βnΔVin

(n + 1)2

√
−nΔV 2

in +
2m(n + 1)

β
Iss +

β

4
ΔVin

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss

}

(C.36)

Vout2 =VDD−R

{
(m + 1)Iss − 2βnΔVin

(n + 1)2

√
−nΔV 2

in +
2m(n + 1)

β
Iss − β

4
ΔVin

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss

}

(C.37)

が得られる．したがって，ΔVout = Vout1 − Vout2 とおくと，ΔVout は次式で表される．

ΔVout = −R

(
4βnΔVin

(n + 1)2

√
−nΔV 2

in +
2m(n + 1)

β
Iss +

β

2
ΔVin

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss

)
(C.38)
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ここで，
√
−nΔV 2

in + 2m(n+1)
β Iss と

√
−ΔV 2

in + 8
β Iss について，それぞれのパラメータのオー

ダを

n ≈ 100 ∼ 101

ΔVin ≈ 10−2 ∼ 10−1

m ≈ 100 ∼ 101

β ≈ 10−4 ∼ 10−5

Iss ≈ 10−4 ∼ 10−5

とすると，

−nΔV 2
in ≈ 10−3 ∼ 10−1 (C.39)

2m(n + 1)
β

Iss ≈ 100 ∼ 102 (C.40)

−ΔV 2
in ≈ 10−4 ∼ 10−2 (C.41)

8
β

Iss ≈ 100 (C.42)

となり，

∣∣−nΔV 2
in

∣∣ <<

∣∣∣∣2m(n + 1)
β

Iss

∣∣∣∣ (C.43)

∣∣−ΔV 2
in

∣∣ <<

∣∣∣∣ 8β Iss

∣∣∣∣ (C.44)

となるため，

√
−nΔV 2

in +
2m(n + 1)

β
Iss ≈

√
2m(n + 1)

β
Iss (C.45)

√
−ΔV 2

in +
8
β

Iss ≈
√

8
β

Iss (C.46)

と近似できる．したがって，入出力特性の式 (C.38)は，

ΔVout = −R

(
4βnΔVin

(n + 1)2

√
2m(n + 1)

Iss

β
+

β

2
ΔVin

√
8
Iss

β

)
(C.47)

= −RΔVin

(
4n

(n + 1)2
√

2βm(n + 1)Iss +
√

2βIss

)
(C.48)

となる．
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