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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在学中に電気電子情報工学専攻量子電子デバイス工学

部門集積機能デバイス領域において行ったアナログ ·フロント ·エンド (AFE : Analog Front End)を

構成する要素回路の低消費電力化に関する研究の成果をまとめたものであり，5章から構成されてい

る．以下，各章ごとの概要を述べる．

第 1章

本章では，本論文の導入部として，研究の背景，AFEにおける課題と目的を述べた．

第 2章

AFEにおいて，可変利得増幅器 (PGA : Programmable Gain Amplifier)は信号振幅を適切に制御

するために広く用いられている．負帰還演算増幅回路の帰還率を制御する事で可変利得機能を実現す

る方法が広く用いられているが，帰還率に応じて帯域と位相余裕が変動する問題点を抱えている．一

般的に PGAでは帰還率を指数関数的に変化させ利得を制御するため，電力効率を下げずに帯域と安

定性を両立させることは困難である．帰還率に応じた帯域及び位相余裕の変動を抑えるため，位相補

償容量を制御する PGA(Cc-PGA)と入力段相互コンダクタンスを制御する PGA(gm-PGA)が提案さ

れているが，それぞれ，実装面積の増加と低利得動作時のノイズ性能劣化という問題点がある．

本章では，Cc-PGAと gm-PGAの問題点を解決するため，入出力段相互コンダクタンス及び位相

補償容量を制御する PGA(gmCc-PGA)を提案した．gmCc-PGAは，利得制御時に入力段相互コンダ

クタンスと位相補償容量を同時に制御する事で、それぞれの制御幅を小さくすることが可能であり，

Cc-PGAに比べて小面積，gm-PGAに比べて低ノイズな PGAを実現した．また，2次極を考慮して

出力段相互コンダクタンスを制御する事で，消費電力の低減を実現した．シミュレーションにより各

方式の PGAを比較し，gmCc-PGAの有用性を明かにした．

第 3章

パイプライン A/D 変換器 (ADC : Analog-to-Digital Converter) の消費電力の大部分は MDAC

(Multiplying Digital-to-Analog Converter) 回路が占めているため，低消費電力化のためにはMDAC

回路の消費電力削減が重要である．MDAC回路の消費電力は，MDAC内部で用いられる容量値によっ

て決定され，容量値は ADCで要求される精度によって決定される．MDAC回路で用いる容量素子の

数を削減する事で負荷容量を低減し，低消費電力化を行うMCS(Merged-Capacitor-Switching)法が提

案されているが，MCS法を用いたパイプライン A/D変換器においては，精度と容量値の詳細な解析

がなされていなかった．
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本章では，従来問題とされていなかったMDACを構成するD/A変換セグメント内の差動キャパシ

タミスマッチによるパイプライン A/D変換器の非線形性への影響について解析を行った結果を示し

た．解析で得たモデルによると，セグメント内差動キャパシタミスマッチによってA/D変換器の線形

性が低下することが明かになった．また，差動間グラウンド電圧の電位によって，セグメント内差動

ミスマッチの線形性に与える影響が変化することを明かにした．

第 4章

パイプライン A/D変換器は 10ビット以上の分解能を有し，サンプリングレートが数十MSpsを要

求されるシステムの AFEとして広く用いられている．入力信号振幅が小さい場合でも A/D変換器の

分解能を有効に活用するため，前置回路として PGAが併用されることが多い．しかし，A/D変換器

のサンプリング容量を駆動するため，PGAの消費電力は非常に大きくなってしまう．

本章では，パイプラインA/D変換器の初段MDAC回路に可変利得増幅機能を持たせ，A/D変換動作

と同時に可変利得機能を実行する事で，パイプラインA/D変換器の高いスループットを維持したまま，

PGA回路を不要にする方法を提案した．さらに，初段MDAC回路に第 2章で提案した，gmCc-PGA

を用いることで，低利得動作時の消費電流低減を図った．

第 5章

本論文で取り上げた各研究の成果についてまとめた．
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第1章 序論

1.1 研究背景と目的

LSI(Large Scale Integration)市場は 1990年代から急速な発展を遂げてきた．更に，今後も継続し

て成長していくと考えられている [1]．これは，半導体技術の進歩に伴い LSIの活用範囲が益々広がっ

ており，日常生活の隅々にまで使われるようになってきているためである．産業機器はもちろんの事，

自動車，スマートフォンやディジタルスチールカメラ等のディジタル機器，そして，農業分野等にお

いても，LSIが用いられ，様々な自然界の信号をセンシングし情報処理が行われている．

LSIの信号処理経路を図 1.1に示す．LSI内部における様々な信号処理の多くはディジタル領域で行

われる．しかし，自然界に存在する信号はアナログ領域である．各種センサが自然界の信号を電圧，電

流などの電気信号に変換し，その電気信号に対して，アナログ ·フロント ·エンドでアナログ信号処理
とディジタル信号への変換が行われる．アナログ ·フロント ·エンドは，信号振幅の調整，帯域制限，
バッファリング等を行う演算増幅器と A/D変換器で構成されている．A/D変換後の信号は，ディジ

タル領域で様々な信号処理が施される．ディジタル信号処理が行われた信号を自然界に出力する際に

は，D/A変換器を用いてディジタル信号を人間が認識できるアナログ信号に変換する．また，無線通

信システムにおいて，通信プロトコルが高レベルの層でディジタル信号を扱う場合でも，アンテナか

ら伝送される通信波は，全て正弦波を基本とするアナログ信号であり，同様にアナログ ·フロント ·エ
ンドが用いられている．この様に，LSIでディジタル信号処理を行うためには，様々なアナログ回路

が必須である．そのため，LSI市場の拡大と共に，アナログ回路市場も拡大を続けていくと予想され

ている (図 1.2：WSTS 2011年秋季半導体市場予測 [1] および 2012年の DATABeansによる世界アナ

ログ IC市場予測 [2]を元にグラフ化)．

前述した様に，LSI内部における信号処理は，そのほとんどがディジタル信号領域で行われている．

ディジタル回路は，半導体の微細化が進むことで，高性能化，小型化，および低消費電力化の恩恵を

受けられる．ディジタル回路の消費電力 P はNCfV 2に比例する．ここで，N はゲート数，C は負荷

容量，f は動作周波数，V は電源電圧を表している．高性能化のため，N と f を向上させた場合でも，

微細化により C と V を低下させることで，3乗相当の電力削減効果が得られる．また，集積ゲート数

は微細化の 2乗，動作周波数は微細化に比例して上昇すると仮定すれば，ディジタル回路は消費電力

の増加なく集積度と速度を上げる事が可能である．一方，LSI内部でアナログ信号処理を行うアナロ

グ回路においては，ディジタル回路のように微細化の恩恵を受けることはほとんどない．アナログ回

路では，ディジタル回路と違い常に電流が流れた状態であるため，電源電圧を低下させても消費電力

は 1乗でしか低減できない．また，電源電圧を低下させると，ダイナミック ·レンジが狭くなり，精度
劣化が起こる．さらに，トランジスタサイズを小さくすればノイズの増加や相対精度の劣化が起こり，

性能劣化に繋がる．配線の微細化では配線抵抗が増加し，近接配線によって寄生容量が増加する．つま

り，アナログ回路で小型化を実現するには，そのための回路トポロジーを考案する必要がある．また，

消費電力を低減するには，定常的に流れている電流を削減する方法が不可欠である．ここで，2005年

1
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図 1.1: 信号処理経路
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図 1.2: アナログ回路の市場規模 [1][2]

から 2013年までに主要な国際学会 (ISSCC : International Solid-State Circuits Conference，VLSI :

Symposium on VLSI Circuits)で発表されたA/D変換器の FOM(Figure of Merit)とプロセステクノ

ロジーの関係を図 1.3に示す．FOMは電力効率を表す指標で，

FOM =
Power

2ENOB · 2 · BW
(1.1)

で与えられる [3]．ここで，Power，ENOB，BWはそれぞれ消費電力，有効分解能，そして信号帯域
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を示している．FOMの値が小さいほど，電力効率の高い A/D変換器である．プロセステクノロジー

の微細化が，電力効率の向上に直結していないことが見てとれる．
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図 1.3: プロセステクノロジーと FOMの関係 [4]

本研究では，アナログ ·フロント ·エンドを構成する要素回路の中でも，信号振幅を適切に調節する
ために用いられる可変利得増幅器 [5][6]と，変換速度が数MSpsから数百MSpsで，分解能が 10から 16

ビット程度において，電力効率とチップ面積のバランスに優れたパイプラインA/D変換器 [7][8][9][10]

に着目した．

パイプラインA/D変換器と可変利得増幅器は自動車用センサ，医療機器，ディジタル通信，ビデオイ

ンターフェース，イメージングプロセス等を有するアプリケーションで広く用いられている [11][12][13]．

パイプライン A/D変換器，可変利得増幅器ともに高利得，広帯域な増幅器を用いて構成される．低

電源電圧下では高利得な増幅器を実現することは非常に難しく，両回路ともに電源電圧の低下による

デメリットが大きい．そのため，特にバッテリー駆動のアプリケーションでは，定常的に消費される

電流量を削減することによる低消費電力化が強く求められている．また，システムの多機能化により，

多チャンネル入力の処理を要求するアプリケーションが増加している．A/D変換器の入力にマルチプ

レクサを用いることで，1つの A/D変換器で複数チャンネルの信号処理が行われるが，可変利得増幅

器は各チャンネル毎にそれぞれ用いる事が多く，面積と消費電力が増大する．そのため，可変利得増

幅器の低消費電力化に対する要求も高い．本論文では，可変利得増幅器とパイプラインA/D変換器に

対して，定常的な電流消費を抑えることで消費電力の低減を目指した．また，可変利得増幅機能を有

するパイプライン A/D変換器を提案することで，アナログ ·フロント ·エンドで用いる増幅器の数を
削減し低消費電力化を図った．
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図 1.4: 本論文の構成

1.2 本論文の構成

本論文では，以上の背景に基づき，アナログ ·フロント ·エンドを構成する PGA回路とパイプライ

ン A/D変換器に着目し，その低消費電力化の研究を行った．図 1.4に示すように，可変利得増幅器の

低消費電力化，パイプラインA/D変換器の低消費電力設計に有効なキャパシタ差動間ミスマッチによ

る非線形性への影響に関する解析，そして，可変利得増幅機能を有するパイプラインA/D変換器の提

案と，その低消費電力化を行った．

第 2章 可変利得増幅器の低消費電力化

本章では，2段構成演算増幅器を用いたスイッチト ·キャパシタ型可変利得増幅器の低消費電力化に
ついて述べる．2段構成演算増幅器の入力段相互コンダクタンスと位相補償容量を可変利得増幅器の

利得に応じて制御し，更に，出力段相互コンダクタンスも可変にすることで，高い電力効率で全利得

に対して帯域と安定性を満たす可変利得増幅器を実現した．0.25µm CMOSプロセスを用い，動作周

波数が 40MSps，利得幅が 0から 30dBの可変利得増幅器でのシミュレーション結果より，最小利得で

の動作時に 60%の低消費電力効果を確認した．

第 3章 パイプラインA/D変換器におけるキャパシタミスマッチの非線形性への影響に関する解析

MDAC回路で用いるキャパシタは，パイプラインA/D変換器の精度と消費電力に大きく影響する．

最小限の電力で要求精度を満たすためには，キャパシタミスマッチとパイプラインA/D変換器の線形

性に関するモデルが必要である．本章では，パイプラインA/D変換器に広く用いられるマージド ·キャ
パシタ ·スイッチング法を用いた場合のキャパシタミスマッチに関する解析を行った．MDAC回路に

用いるキャパシタのD/A変換セグメント内差動ミスマッチによって微分非直線性 (DNL : Differential
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Non-Linearlity)が悪化し，またミッシングコードの発生確率が差動間グラウンド電圧に依存すること

を明かにした．

第 4章 可変利得増幅機能を有したパイプラインA/D変換器の低消費電力化

A/D変換器の前置回路として，入力信号振幅を適切な振幅に調整するために可変利得増幅器が用い

られる事が多い．アナログ回路の段数が多ければ，定常的な電流量も大きく，また，ノイズ源も多く

なる．本章では，パイプライン A/D変換器を構成する初段MDAC回路の利得を可変にし，可変利得

増幅機能を有するパイプライン A/D変換器を実現した．また，入力利得に応じて，MDAC回路で用

いた演算増幅器の相互コンダクタンスと位相補償容量を適切に制御し，低利得動作時の消費電力低減

を行った．

0.18µm CMOSプロセスを用い，分解能が 11ビット，動作速度が 40MSps，可変利得幅が 0から

18dBのパイプラインA/D変換器におけるシミュレーション結果より，最小利得での動作時に，47%の

消費電力削減を確認した．また，可変利得増幅器を A/D変換器に取り込む事で，可変利得増幅器と

A/D変換器がそれぞれ独立に存在する場合と比べて，およそ 35%の低消費電力効果が期待できる．

第 5章 結論

本章で本研究のまとめを述べる．
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第2章 可変利得増幅器の低消費電力化

2.1 はじめに

可変利得増幅器 (PGA：Programmable Gain Amplifier)はイメージングシステムや，通信システム

等で信号振幅を適切に制御するために広く用いられている．ディジタル制御 PGAとしては，演算増幅

器の帰還率を制御するスイッチト ·キャパシタ方式 [1][2]や，バイアスオフセット方式 [3]が提案され

ている．スイッチト ·キャパシタ型 PGAは，高精度な可変利得を実現可能であるが，帰還率を制御す

ると帯域と位相余裕が帰還率によって変わる問題を抱えている [4]．一般に PGAでは帰還率を指数関

数的に変化させ利得を制御するため，電力効率を下げずに帯域と安定性を両立させることは困難であ

る．帰還率に応じた帯域及び位相余裕の変動を抑えるため，位相補償容量可変 PGA(Cc-PGA)[5]，入

力段相互コンダクタンス可変 PGA(gm-PGA)[6]が提案されている．Cc-PGAでは，帰還率に比例した

位相補償容量を使用することで，帰還率の変化に起因する 1次極の変動を抑えているが，位相補償容

量に依存する 2次極とゼロ点の変動を抑えることができない．そのため，位相余裕を帰還率によらず

一定にすることが難しく，電力効率が低下する．また，位相補償容量を指数関数的に制御するため使

用する容量値が大きく，チップ面積が大きいという欠点がある．一方，gm-PGAは，帰還率に反比例

して入力段相互コンダクタンスを制御する事で 1次極の変動を抑えている．2次極とゼロ点は入力段

相互コンダクタンスに依存しないことから，帰還率に関わらず帯域と位相余裕が一定となる．しかし，

低利得時に入力段の相互コンダクタンスを指数関数的に小さくするため，出力換算ノイズは Cc-PGA

に比べて大きくなり，精度劣化を招く．

本章では，従来 PGAの問題点を解決するため，帰還率に応じて入力段相互コンダクタンスと位相

補償容量を同時に制御し，さらに出力段相互コンダクタンスも制御する低消費電力可変利得増幅器を

提案する．提案する PGAは入力段相互コンダクタンス，位相補償容量を同時に制御することで，そ

れぞれの制御幅を小さくすることが可能であり，Cc-PGAに比べて小面積，gm-PGAに比べて低ノイ

ズで実現することができる．また，2次極を考慮して出力段相互コンダクタンスを制御することによ

り，更なる消費電力の削減を実現している．以下では，シミュレーションにより本方式の有用性を明

かにし，また，各方式の面積の比較を行った．

本章の構成は以下の通りである．2.2節では，PGA回路を構成するスイッチト ·キャパシタ回路の
動作原理を説明する．2.3節では，既存回路の考察とその問題点について述べる．2.4節では，提案す

る PGA回路の構造を示し，2.5節において各 PGA方式の比較検討結果について述べる．設計回路の

動作について 2.6節に，シミュレーション結果を 2.7節に記し，2.8節では，本章のまとめを述べる．

2.2 PGA回路を構成するスイッチト ·キャパシタ回路
スイッチト ·キャパシタ回路は入力信号に対して容量とスイッチを用い電荷転送を行うことで，所
望の出力電圧を実現する．高精度な離散時間信号処理に適した方式である．PGA回路で用いるスイッ

9
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Cs Cf

Vout

Ao

sw1 sw2

sw1p

sw1 sw2

Vin

(a) サンプル相

Cs Cf

Vout

Ao

sw1 sw2

sw1p

sw1 sw2

Vin

(b) ホールド相

S H S H S H

SW1

SW1p

SW2

time

(c) クロックタイミング

図 2.1: スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器

チト ·キャパシタ型演算増幅器の動作について説明する．

2.2.1 動作原理

スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器のブロック図を図 2.1に示す．一般的にスイッチト ·キャパシ
タ型演算増幅器はサンプリング容量 Cs，帰還容量 Cf および増幅器で構成される．図は，簡略化のた

めシングルエンド構成で表記しているが，以下の説明は全差動構成でも同様に考えることができる．サ

ンプル相で入力信号 Vin に相当する電荷を容量 Cf，Cs にサンプリングし (図 2.1(a))，ホールド相に

おいて Cf，Cs の容量網で構成された帰還回路によって，負帰還回路を実現している (図 2.1(b))．各

スイッチの制御信号タイミングは図 2.1(c)に示す通りである．SW1及び SW1pがオンの時に，回路は



2.2. PGA回路を構成するスイッチト ·キャパシタ回路 11

C

SW1

SW1p

time

Q1=Cgate1(VDD-Vin-Vtn1)

M1

M2

Q2=Cgate2(VDD-Vtn2)

SW1

SW1p

0

VDD

0

VDD

Vin

図 2.2: ボトムプレートスイッチング

サンプル状態となるが，ホールド状態に移行する際に SW1pの方が SW1よりも若干早くオフになる．

これにより，ボトムプレートスイッチングを実現している．ボトムプレートスイッチングは，スイッ

チト ·キャパシタ回路において高精度なサンプリング動作を実現する方法で，これを用いることによ
り，入力信号に依存した電荷注入の影響を取り除く事が可能である．

ボトムプレートスイッチングについては，図 2.2に示す Nch MOSトランジスタスイッチと容量だ

けで構成されるもっとも単純な構成のサンプリング回路を用いて説明する．入力信号をサンプリング

する容量 C，C と入力端子の間に接続された Nch MOSトランジスタスイッチM1，C と信号グラウ

ンド間に接続されたスイッチM2で構成され，M1，M2の制御信号を SW1，SW1p としている．C

のM1側の電極をボトムプレート，M2側の電極をトッププレートとする．SW1，SW1p のゲート電

圧がともに VDD の時，両スイッチ共にオン状態になり，入力信号 Vin を C でサンプリングする．こ

の時，スイッチM1，M2のゲート直下に蓄えられる反転電荷 Q1，Q2 は，

Q1 = Cgate1 (VDD − Vin − Vtn1) (2.1)

Q2 = Cgate2 (VDD − Vtn2) (2.2)

となる．ここで，Cgate1，Cgate2 および Vtn1，Vtn2 は，それぞれM1，M2のゲート容量と閾値電圧

である．式 (2.1)より，Q1は明らかに入力信号に依存している．この電荷がサンプリング容量 C に流

れ込むと，歪みの原因となり，サンプル精度の劣化を引き起こす．一方，Q2はスイッチM2が固定電

位に接続されているため，入力信号に依存しない．SW1pのゲート電圧が 0になりM2がオフする際，

ゲート容量に蓄えられていた反転電荷Q2が容量のトッププレートに流れ込む．次に，SW1のゲート

電圧が 0になりM1がオフする際には，入力信号に依存した反転電荷Q1がM1のゲート容量からM1

の両端子に流れ出す．しかし，C のトッププレートに蓄えられている電荷は電荷保存則により一定で

あるため，M2がオフした際の電荷注入に相当する電荷だけがスイッチM1から C のボトムプレート

に流れ込む．以上の動作により，入力電圧に依存しない電荷が C に蓄えられる．電荷注入による影響

は毎回同じになるので，サンプル誤差電圧はオフセット電圧として扱うことができ，入力電圧による

非線形成分は含まれない．また，マッチングの取れた全差動構成を用いると，トッププレートに接続

されたスイッチから生じる電荷注入が差動信号間で同等になり，このオフセット電圧は相殺される．

スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の入出力伝達特性について，サンプル相，ホールド相間での
電荷保存則を用いて説明する．前述した通り，サンプル相では Cf，Cs を用いて入力信号 Vin をサン
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プルする．トッププレートに充電された電荷 Qs は，

Qs = − (Cs + Cf )Vin (2.3)

となる．サンプル相からホールド相に遷移する際に，Cs，Cf のトッププレートに接続されたスイッチ

による電荷注入の影響があるが，全差動構成を想定しているため，ここでは影響を無視する．図 2.1(b)

より，ホールド相では Csのボトムプレートは信号グラウンドに接続され，Cf のボトムプレートは出

力端子 Voutに接続される．また，両容量のトッププレートは信号グラウンド間のスイッチ SW1pが開

放しているため，ハイインピーダンスノードになる．この時の容量トッププレート電位を Vx とする

と，トッププレートの電荷 Qh は，

Qh = (Cs + Cf + Cp)Vx − Cf · Vout (2.4)

となる．ここで，Cp は容量トッププレートから見える寄生容量である．ホールド相において，容量

トッププレートはハイインピーダンスとなっているため，電荷の供給，流出が起こらない．これによ

り，サンプル相/ホールド相間で電荷保存が成り立ち，Qs = Qhとなる．式 (2.3)，(2.4)よりホールド

相の出力電圧 Vout は，

Vout =
Cs + Cf

Cf
Vin +

Cs + Cf + Cp

Cf
Vx (2.5)

となる．増幅器の DC利得を Ao とすると，Vx と Vout の関係は，

Vout = −AoVx (2.6)

である．式 (2.5)，(2.6)より，

Vout =
Cs + Cf

Cf
Vin − 1

Ao

Cs + Cf + Cp

Cf
Vout

≈ Cs + Cf

Cf

(
1− 1

Ao
· Cs + Cf + Cp

Cf

)
Vin(

∵ 1

Ao
· Cs + Cf + Cp

Cf
� 1

)
(2.7)

が導き出される．ここで，寄生容量 Cpが Cs，Cf より十分小さいと仮定し，また，このスイッチト ·
キャパシタ型演算増幅器の帰還率を βF とすると，式 (2.7)は次式で表し直すことができる．

Vout =
Cs + Cf

Cf

(
1− 1

Ao
· Cs + Cf

Cf

)
Vin

=
1

βF

(
1− 1

AoβF

)
Vin (2.8)

増幅器のDC利得Aoが十分に大きい場合には，スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器のDC利得は帰

還率 βF の逆数で決定される．

次に，スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の周波数特性について説明する．スイッチト ·キャパシ
タ型演算増幅器内部で用いる増幅器の入出力伝達特性を Ao(s)とする．ここでは，スイッチト ·キャ
パシタ型演算増幅器は二つの極と一つのゼロ点を備えた増幅器で構成されているとして考える．Ao(s)

は，次式で与えられる．

Ao(s) =
Ao

(
1 + s

ωz

)
(
1 + s

ω1

)(
1 + s

ω2

) (2.9)
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式 (2.7)の伝達特性を周波数特性のない利得 Ao から，Ao(s)に置き換えると，スイッチト ·キャパシ
タ型演算増幅器の周波数特性 Ac(s)は，

Ac(s) =
Ao(s)

1 + βF ·Ao(s)

=
Ao

(
1 + s

ωz

)
1 + βFAo + s

(
1
ω1

+ 1
ω2

+ βFAo

ωz

)
+ s2

ω1ω2

(2.10)

で与えられる．ここで，ω1 � ω2，ωz/(βFAo)及び βFAo � 1であると仮定すると，式 (2.10)は，

Ac(s) ≈
1

βF
·

1 + s
ωz

1 + s
βFAoω1

+ s2

βFAoω1ω2

(2.11)

となり，スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の周波数特性も二つの極と一つのゼロ点を有すること
が分かる．更に，ωz を非常に高周波側に存在する様に設計し，ωz >> ω2 >> ω1 が成り立つ場合に

は，スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の帯域 (遮断周波数)ωc と位相余裕 φm はそれぞれ，

ωc = ω2

1
2

√
1 +

(
2βFAoω1

ω2

)2

− 1

2

 1
2

(2.12)

φm = tan−1

1
2

√
1 +

(
2βFAoω1

ω2

)2

− 1

2

− 1
2

(2.13)

と表すことができる [7]．ωc及び φmは帰還率 βF に依存することが分かる．ここで，単純化のために，(
2βFAoω1

ω2

)2

<< 1 (2.14)

となる様に設計した場合を考える．式 (2.12)，(2.13)に対してテイラー展開を用いると，

ωc ≈ ω2

{
1

2

[
1 +

1

2

(
2βFAoω1

ω2

)2
]
− 1

2

} 1
2

= βFAoω1 (2.15)

φm ≈ tan−1

{
1

2

[
1 +

1

2

(
2βFAoω1

ω2

)2
]
− 1

2

}− 1
2

= tan−1

(
ω2

βFAoω1

)
(2.16)

となる．

式 (2.8)，(2.10)，(2.15)および (2.16)より，スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の周波数特性の
概略図を図 2.3に示す. 実線は帰還率 βF の負帰還をかけたスイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の周
波数特性，破線は内部で用いた増幅器の周波数特性を示している．横軸，縦軸ともに対数スケールで

表している．低周波側の利得は βF の逆数で決まり，負帰還をかけると帯域が増幅器単体の時よりも高

周波側にのびる．周波数が帯域を越えてからは-20dB/decadeで利得が低下し，位相は 90◦ 回転する．

ω2を越えると，利得は-40dB/decadeで低下し，位相はさらに 90◦回転する．位相が 180◦回転すると

出力は反転するので正帰還がかかり，演算増幅器の出力が発振する．位相余裕は，帯域における位相

差が-180◦に対してどれだけ余裕があるかを示すものであり，図からも帯域 (βFAoω1)と ω2の位置関

係で決まる事が分かる．
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図 2.3: スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の周波数特性概略図
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図 2.4: ソース接地型シングルエンド増幅器

2.2.2 ノイズ

スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器のノイズ源としては，

• 内部増幅器の熱ノイズ及びフリッカノイズ

• kT/Cノイズ

が挙げられる．ここでは，スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の各ノイズについて説明する．

内部増幅器のノイズ

内部増幅器のトランジスタで生じる熱ノイズおよびフリッカノイズについて説明する．簡略化のた

め図 2.4に示すソース接地型のシングルエンド増幅器を用いる．入力トランジスタM1の相互コンダ

クタンスを gm，出力抵抗を ro とすると，出力電圧 Vout は，

|Vout|2 = −
(

gmro
1 + jωCro

)2

·

(
|Vin|2 +

|In,t|2

g2m
+

|In,f |2

g2m

)
(2.17)

となる．I2n,t，I2n,f はそれぞれトランジスタM1で生じる熱ノイズ電流とフリッカノイズ電流を示し

ており，

|In,t|2 =
8

3
kBTgm (2.18)

|In,f |2 =
Kf

CoxWL
· g2m · 1

f
(2.19)

で与えられる．ここで，kB，T はそれぞれボルツマン定数と動作温度を表す．また，Kf，Cox，W，

Lおよび f は，トランジスタ固有の比例定数，面積あたりのゲート容量，ゲート幅，ゲート長，そし

て周波数を表している．式 (2.17)，(2.18)，(2.19)より，増幅器の熱ノイズおよびフリッカノイズの入

力換算ノイズ量
√
|Vin,t|2，

√
|Vin,f |2 は，

√
|Vin,t|2 =

√
|In,t|2

gm
=

√
8

3
kBT

1

gm
(2.20)

√
|Vin,f |2 =

√
|In,f |2

gm
=

√
Kf

CoxWL
· 1
f

(2.21)
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となり，熱ノイズは gm を，フリッカノイズはトランジスタ面積 (= W · L)を大きくすることで抑制
される．

kT/Cノイズ

図 2.5にスイッチト ·キャパシタ型演算増幅器におけるスイッチを発生源とする熱ノイズのサンプル
相/ホールド相での影響を示す．スイッチト ·キャパシタ型演算増幅器では，サンプル相において，オ
ン状態のスイッチのオン抵抗を発生源とした熱ノイズが生じる．単位周波数あたりの電流ノイズ密度

I2n,ron は，オン抵抗値を ron とすると，

|In,ron|2 =
4kBT

ron
(2.22)

で表される．ある周波数 ωにおける容量トッププレート電位のノイズによる変動を∆V (ω)とし，サ

ンプル相での容量トッププレート端子におけるキルヒホッフの電流則を考えると，

|In,ron|+
[

1

ron
+ jω(Cs + Cf )

]
|∆V (ω)| = 0 (2.23)

が得られる．ここで，ノイズ成分だけの影響を見るため，Vin = 0とした．式 (2.23)を整理すると，

|∆V (ω)|2 =
|In,ron|2r2on

1 + ω2r2on(Cs + Cf )2
(2.24)

となる．SW1pがオフになりサンプル相が終わる際の電位∆V は，|∆V (ω)|2を全周波数帯域で積分す
ることで得られる．

∆V 2 =

∫ ∞

0

|∆V (ω)|2 · dω
2π

= 4kBTron

∫ ∞

0

1

1 + ω2r2on(Cs + Cf )2
· dω
2π

= 4kBTron
1

2π

1

ron(Cs + Cf )

[
tan−1 ωron(Cs + Cf )

]∞
0

= 4kBTron
1

2π
· 1

ron(Cs + Cf )

(π
2
− 0
)

=
kBT

Cs + Cf
(2.25)

∆V は，スイッチのオン抵抗 ron には依存せず，サンプリングに用いた容量 (Cs，Cf )に依存する事

が分かる．kT/Cノイズは信号をサンプルする容量サイズを大きくすることで低減するが，それによ

り面積の増加とホールド相での消費電力の増加が引き起こされる．つまり，kT/Cノイズと回路面積，

消費電力の間にトレードオフが存在する．

サンプル相で Cs，Cf に充電された∆V に相当する電荷は，容量のトッププレートにおいてホール
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ド相で電荷保存される．ノイズによる出力電圧への影響を
√
|Vout,n|2 とすると，

∆V (Cs + Cf ) = VX(Cs + Cf )− Cf

√
|Vout,n|2 (2.26)

|Vout,n|2 =

Cs + Cf

Cf
· 1

1 +
Cs+Cf

Cf
· 1
Ao

2

∆V 2

=

 1

1 +
Cs+Cf

Cf
· 1
Ao

2

·
(
Cs + Cf

Cf

)2

· kBT

Cs + Cf

≈ 1

β2
F

· kBT

Cs + Cf
(2.27)

が得られる．全差動構成を考えると，スイッチおよび容量群が 2対存在し，それぞれで発生するノイ

ズが無相関であることから，

|Vout,n|2 = 2 · 1

β2
F

· kBT

Cs + Cf
(2.28)

が得られる．kT/Cノイズによる出力電圧への影響はスイッチト ·キャパシタ型演算増幅器の利得 (1/βF )

に比例し，入力信号のサンプルに用いる総容量 (Cs + Cf )の平方根に反比例する．
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(a) サンプル相

(b) ホールド相

図 2.5: kT/Cノイズ
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2.3 既存PGA回路の構成

スイッチト ·キャパシタ型 PGA回路は，図 2.6に示すように，スイッチト ·キャパシタ型演算増幅
器のホールド相において，シグナルグラウンドに接続する容量 Csと帰還容量として出力端子 Voutに

接続する Cf の比を調整し帰還率 βF を制御する事で実現できる．スイッチト ·キャパシタ型演算増幅
器の利得は式 (2.8)に βFAo � 1を用いることで，おおよそ β−1

F で与えられる．β−1
F を，

β−1
F =

Cs + Cf

CF
= 2x (x = 0, 1, . . . , n) (2.29)

の様に制御すると，linear-in-dB[3]な利得制御が可能となる. 一般的に，式 (2.29)の制御を実現する

ために，Csと Cf の和を常に一定とし，Cf の値を指数関数的に制御する方法が広く用いられている.

帰還率 βF を制御した場合の周波数特性を図 2.7に示す．帰還率を β′
F から βF に下げて利得を大き

くした場合には，帯域は狭くなり，ω2と帯域との比は大きくなるため位相余裕は大きくなる．帯域や

位相余裕は，PGA利得を制御した際の最小値において仕様を満たす必要がある．帯域は PGA利得が

小さいときに，位相余裕は PGA利得が大きいときに過剰となる．PGA回路が 2段増幅器で構成され

ている場合，広帯域を実現するためには大きな入力段消費電流が必要となる．また，出力段の電流量

を増やすことで位相余裕は大きくなる．つまり，演算増幅器の設計において，過剰な帯域や位相余裕

は消費電流の増加を伴い，電力効率の低下を招く．

ここからは，PGA回路が位相補償容量を有する 2段増幅器で構成される場合について考える．帰還

率が 1/2より小さな場合には 1段増幅器を用いるよりも 2段増幅器を用いた方が電力効率が高くなる

(詳細は付録 Aを参照)．本研究では，帰還率は最小時に 1/32(利得=30dB)を想定しているため，2段

増幅器を用いた構成を対象に考察を行う.

2段増幅器を用いた PGA回路の周波数特性について説明するため，図 2.8に示すブロック図を用い

る．本来，スイッチト ·キャパシタ型 PGA回路は離散時間信号処理システムであるが，ホールド相で

の周波数特性は，容量網 (Cs，Cf )による帰還率 βF を用いた図のようなモデルで考察する事ができる．

gm1，gm2はそれぞれ入力段増幅器と出力段増幅器の相互コンダクタンスを，ro1，ro2は入力段増幅

器，出力段増幅器の出力抵抗を表している．Cc は位相補償容量，Cp は出力段の負側入力端子におけ

る寄生容量，CLは PGA回路の負荷容量を表している．ここで，CLは演算増幅器の負荷容量 (Cl)と

帰還容量の出力端子から見た実効的な容量 (Cf//Cs)が並列接続された値となり，

CL = Cl +
CsCf

Cs + Cf
(2.30)

で表される．

PGA回路内部の位相補償容量付き 2段増幅器の小信号モデルを図 2.9に示す．この小信号モデルよ

り，2段増幅器の入出力伝達関数 Ao(s)を求める．ノードX における電圧を Vx,a，ノード outにおけ

る電圧を Vout,a とし，各ノードにおけるキルヒホッフの電流則を用いると，以下の式が得られる．

−gm1Vin,a +

[
1

ro1
+ s (Cp + Cc)

]
Vx,a − sCcVout,a = 0 (2.31)

gm2Vx,a +

[
1

ro2
+ s (Cc + CL)

]
Vout,a − sCcVx,a = 0 (2.32)
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ここで，Vin,a は 2段増幅器の入力信号を表す．式 (2.31)，(2.32)より，Ao(s)は，

Ao(s) =
Vout,a

Vin,a

=
gm1ro1gm2ro2

(
1− s Cc

gm2

)
1 + s [Cc (gm2ro2ro1 + ro1 + ro2) + Cpro1 + CLro2] + s2 (CLCp + CpCc + CcCL) ro1ro2

≈
gm1ro1gm2ro2

(
1− s Cc

gm2

)
1 + sCcgm2ro2ro1 + s2 (CLCp + CpCc + CcCL) ro1ro2

(∵ gm2ro2 >> 1) (2.33)

で表される．式 (2.9)において，ω1 << ω2 であると仮定すると，

Ao(s) ≈
Ao

(
1 + s

ωz

)
1 + s

ω1
+ s2

ω1ω2

(2.34)

が得られる．式 (2.33)，(2.34)より，ω1，ω2，ωz 及び Ao はそれぞれ，

ω1 =
1

Ccgm2ro2ro1
(2.35)

ω2 =
gm2

CL + Cp +
CLCp

Cc

(2.36)

ωz =
gm2

Cc
(2.37)

Ao = gm1ro1gm2ro2 (2.38)

で表される．ωz が ω2より十分に高周波側に存在し，かつ ω2が ω1よりも十分に高周波側に存在する

場合 (ωz >> ω2 >> ω1)，PGA回路の帯域 (遮断周波数)ωc と位相余裕 φm はそれぞれ，式 (2.12)と

式 (2.13)で表される．帰還率 βF を制御して利得を変更した際に，βFAoω1と ω2の変動量を抑えるこ

とができれば，帰還率によらず帯域 ωcと位相余裕 φmが安定し，電力効率の低下を防ぐことが可能と

なる．βFAoω1 は，式 (2.35)，(2.38)より，

βFAoω1 = βF
gm1

Cc
(2.39)

と表す事ができる．
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Vin
VoutAo(s)

sw1

sw1p

sw1

sw1

sw1

sw2

sw2

sw2

sw2

(Cf+Cs)

(a) サンプル相

Vin
VoutAo(s)

sw1

sw1p

sw1

sw1

sw1

sw2

sw2

sw2

sw2
Cf

Cs

(b) ホールド相

図 2.6: PGA回路ブロック図
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A
m
p
li
tu
d
e

Frequency

Ao

ω1 ω2βFAoω1

β'FAoω'1

1/β'F

1/βF

φm

図 2.7: PGA回路の周波数特性

Vin

Vout

ro2

CC

Cp
CL

gm1

ro1

βF

gm2

図 2.8: 2段増幅器を用いた PGA回路
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-gm1Vin,a ro1 Cp

CC

gm2Vx,a ro2 CL

Vx,a Vout,anode X node out

図 2.9: 2段増幅器の小信号モデル
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Vin

Vout

ro2

CC

Cp
CL

gm1

ro1

βF

gm2

図 2.10: Cc-PGA回路のブロック図

2.3.1 位相補償容量可変PGA回路

帰還率に応じて位相補償容量を制御する PGA回路 (Cc-PGA)のブロック図を図 2.10に示す．また，

Cc-PGAの周波数特性を図 2.11に示す．Cc-PGAでは帰還率 βF に応じた Ccの制御を行う．2段増幅

器の Cc を大きくすると ω1 は低周波側に，ω2 は高周波側に移動する極分離が起こる．Cc を，

βF ∝ Cc (2.40)

の様に制御することで，βFAoω1 は βF によらず一定となる．しかし，ω2 は高周波側に移動するた

め，PGA利得が低い (βF が大きい)際の過剰な位相余裕は取り除けない．また，PGA回路の利得を

linear-in-dB特性にするために，βF を指数関数的に制御する．つまり，Ccも指数関数的に制御する必

要がある．制御利得幅の大きな PGA回路では，Cc による ω2 の変動量が大きく電力効率が悪い．ま

た，低利得動作時に必要となる Cc が非常に大きくなり，回路面積が増大する．

2.3.2 入力段相互コンダクタンス可変PGA回路

帰還率に応じて入力段相互コンダクタンスを制御する PGA回路 (gm-PGA)のブロック図を図 2.12

に，周波数特性を図 2.13に示す．gm-PGAでは帰還率 βF に応じた入力段相互コンダクタンス gm1の

制御を行う．2段増幅器の利得Aoを一定に保ったまま gm1を減少させるために，入力段増幅器の出力

抵抗 ro1 を増加させている．これにより，ω2 が変動することなく ω1 のみが制御できる．gm1 を，

β−1
F ∝ gm1 (2.41)

の様に制御することで，βFAoω1 は βF に依存せず一定となり，また，ω2 の変動も起こらない．

この制御方法では，利得によって帯域と位相余裕が変動しないため電力効率の高い PGA回路が実

現できる．また，Ccを制御しないため，低利得動作時に大きな Ccが不要となり小面積で実現できる．

しかし，gm1を指数関数的に制御するため，PGA利得の利得制御幅が広い場合には，低利得 (大きな

βF )での動作において，gm1 が非常に小さくなり，出力換算ノイズが増大する．
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図 2.11: Cc-PGA回路の周波数特性

Vin

Vout

ro2

CC

Cp
CL

gm1

ro1

βF

gm2

図 2.12: gm-PGAのブロック図
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図 2.13: gm-PGA回路の周波数特性
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Vin

Vout

ro2

CC

Cp
CL

gm1

ro1

βF

gm2

図 2.14: gmCc-PGAのブロック図

2.4 入出力段相互コンダクタンス及び位相補償容量を制御するPGA

回路

提案する入出力段相互コンダクタンスおよび位相補償容量を制御する PGA回路 (gmCc-PGA)のブ

ロック図を図 2.14に示す．gmCc-PGAでは，指数関数的に変化する帰還率 βF に応じて，gm1 と Cc

の双方を同時に制御することにより，それぞれの指数関数的な変動を抑え，小面積と低ノイズを両立

している．また，gm2 を制御して，高い電力効率を実現している．

βF は式 (2.29)で表されるが，任意の定数 a，bを用いて，

βF =
1

2x

= 2−b 2
(a−1)·(x−b)

2a·(x−b)
(2.42)

と表される．式 (2.42)の分母分子に対してそれぞれ x = b近傍におけるテイラー展開を用いると，

βF =
1

2x
≈ 2−b 1− (1− a)(x− b) ln 2

1 + a(x− b) ln 2
(2.43)

と近似することができる．ただし，|x−b| � (ln 2)−1，0 < a < 1とする．gm1とCcの比を式 (2.44)の

ように βF の近似式の逆関数に比例するよう制御することで，近似的に指数関数制御を行い，βFAoω1

を βF によらず一定にしている．

Aoω1 =
gm1

Cc
∝ 1 + a(x− b) ln 2

1− (1− a)(x− b) ln 2
(2.44)

ここで，式 (2.43)は近似式であるため，条件によっては βF との間に誤差が生じる．図 2.15に βF と

近似式との関係を示す．xは 0から 5，b=5としているため，x = 5近傍で誤差は小さいが，xが小さ

くなるに従い βF との誤差が拡大する．gmCc-PGAではこの誤差を考慮した上で，βFAoω1 が βF に

よらず常に一定となるように設計する必要がある．

また，gm2を制御することで Ccの変化に応じた ω2の変動量を抑え (式 (2.36))，低利得動作時にお

ける電力効率を上げている．
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図 2.15: βF と近似式の関係

2.5 各PGAの比較検討

ここでは，表 2.1に示す提案 PGAと従来 PGAの主要パラメータの例から，それぞれの方式を電力，

ノイズ，面積の点で比較する．

PGA利得を 0dBから 30dBまで可変にするために，帰還率 βF を 1から 1/32まで指数関数的に制

御する．gm10，gm20，Cc0はそれぞれ βF = 1/32において従来 PGAで要求仕様を満たす入力段相互

コンダクタンス，出力段相互コンダクタンス，位相補償容量である．

提案 PGA回路では，gm1 を線形的に制御する．その際，近似式 (2.44)のずれを補い，βFAoω1 が

一定となるように Ccの値を制御する．さらに，PGA利得 24dB未満では出力段相互コンダクタンス

gm2 を 30dBにおける値の 0.7倍に変更する．位相補償容量の増加に伴い極分離が生じ，ω2 が高周波

側にシフトするが，gm2 を低下させて ω2 の変動量を抑制し，電力効率を向上させている．なお，こ

の 0.7の因子は，本研究で 100MHz以上の帯域を想定し，Cpや負荷容量を考慮したものであり，具体

的な設計目標値により多少変動するものである．一方，Cc-PGA回路では帰還率 βF に比例して Ccを

指数関数的に制御する．gm-PGA回路では gm1を帰還率 βF に反比例した指数関数的な制御を行って

いる．これらの制御方式により，提案，従来 PGAは帰還率によらず帯域と安定性の両立を実現して

いる．
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表 2.1: PGA回路の主要パラメータ

(a).提案 PGA回路

利得 0dB 6dB 12dB 18dB 24dB 30dB

βF 1 1/2 1/4 1/8 1/16 1/32

gm1
1
6gm10

2
6gm10

3
6gm10

4
6gm10

5
6gm10 gm10

gm2 0.7gm20 0.7gm20 0.7gm20 0.7gm20 0.7gm20 gm20

Cc
16
3 Cc0

16
3 Cc0

12
3 Cc0

8
3Cc0

5
3Cc0 Cc0

(b).Cc-PGA回路

利得 0dB 6dB 12dB 18dB 24dB 30dB

βF 1 1/2 1/4 1/8 1/16 1/32

gm1 gm10 gm10 gm10 gm10 gm10 gm10

gm2 gm20 gm20 gm20 gm20 gm20 gm20

Cc 32Cc0 16Cc0 8Cc0 4Cc0 2Cc0 Cc0

(c).gm-PGA回路

利得 0dB 6dB 12dB 18dB 24dB 30dB

βF 1 1/2 1/4 1/8 1/16 1/32

gm1
1
32gm10

1
16gm10

1
8gm10

1
4gm10

1
2gm10 gm10

gm2 gm20 gm20 gm20 gm20 gm20 gm20

Cc Cc0 Cc0 Cc0 Cc0 Cc0 Cc0

2.5.1 消費電流

PGA回路の消費電流は入力段，出力段増幅器のドレイン電流の和に比例する．トランジスタのドレ

イン電流 (ID)および相互コンダクタンス (gm)は，

ID =
W

2L
µ0Cox(VGS − VTH)2 (2.45)

gm =
W

L
µ0Cox(VGS − VTH) (2.46)

で表される．ここで，W，L，µ，Cox，VGS および VTH はそれぞれチャネル幅，チャネル長，移動

度，単位面積当たりのゲート酸化膜容量，ゲートソース間電圧およびしきい値電圧である．入力段で

は相互コンダクタンスの制御幅が大きいためW の制御を用いて gm1を可変にしている．これにより，

入力段増幅器の消費電流は gm1に比例する．一方，比較的制御幅の小さな出力段では VGS を変化させ

て gm2 を制御する．チャネル幅W が固定であるため出力段増幅器の消費電流は g2m2 に比例する．提

案 PGA回路では PGA利得の低下に伴い入力段のみならず出力段の相互コンダクタンスも同時に下

げるため，相互コンダクタンスを制御しない Cc-PGAや，入力段相互コンダクタンスのみを制御する

gm-PGAよりも低消費電力となる．表 2.1より，提案 PGA回路は利得 0dBでは 30dB時と比べて入

力段のドレイン電流が 1/6，出力段のドレイン電流が 1/2になる．利得 30dBにおける入出力段のド

レイン電流の比を ID10:ID20 = 1:2とすると，利得 0dBにおいて，提案 PGAは，gm-PGAより 40%，

Cc-PGAより 60%，消費電流が小さくなる．
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図 2.16: PGA回路のノイズモデル

2.5.2 面積

Cc-PGA回路では，低利得動作時に安定性を保つために必要な Ccが指数関数的に大きくなるため，

Ccの面積はサンプリング容量や増幅器の面積に比べ非常に大きく，チップ面積の大きな比率を占める．

一方，提案 PGAのCcの面積はCc-PGAのおよそ 1/6程度と十分小さくすることができる．また，提

案 PGAは gm-PGAよりも大きな位相補償容量を用いるものの，サンプリング容量やトランジスタの

面積の占める比率が大きくなるため，全体面積に与える影響は小さい．

2.5.3 出力換算ノイズ

PGA回路の主なノイズ源としてサンプリング容量の kT/Cノイズ，増幅器のフリッカノイズおよび

熱ノイズがある．各 PGA回路においてサンプリング容量は変わらないため，この検討では kT/Cノ

イズは考慮しない. また，想定している周波数帯域が十分に広く，PGA回路の精度に影響を与える主

要因は増幅器の熱ノイズとして考察する.

簡略化のため，PGA回路を伝達関数 Ao(s)をもった増幅器に帰還率 βF の負帰還をかけた回路とし

て考える．図 2.16に説明で用いる PGA回路のノイズモデルを示す．内部で用いる増幅器の入力換算

熱ノイズを
√
|Vn,in|2 とすると，PGA回路の出力換算熱ノイズの二乗平均平方根 (RMS:Root Mean

Square)Von,rms は，

Von,rms =

√
|Vn,in|2 ·

√∫ ∞

0

∣∣∣∣ Ao(jω)

1 + βFAo(jω)

∣∣∣∣2 df (2.47)

で表される．gmCc-PGA，gm-PGA，Cc-PGAは，それぞれ，同等の伝達関数 Ao(s)になるよう設計

するため，各 PGA回路の出力換算ノイズは
√
|Vn,in|2で比較可能である．

√
|Vn,in|2は，式 (2.20)と

2段増幅器である事を考慮して，√
|Vn,in|2 =

√
8

3
kBT

(
1

gm1
+

1

A2
o1

· 1

gm2

)
(2.48)

で表される．ここで，Ao1は入力段増幅器のDC利得である．Ao1が十分大きければ
√
|Vn,in|2は入力

段相互コンダクタンスの平方根に反比例する．Cc-PGA回路では PGA利得によらず gm1が常に一定
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表 2.2: 各 PGAの比較結果
電力 Cc 面積 ノイズ

gmCc-PGA 1.0 1.0 1.0

Cc-PGA 2.6 6.0 0.4

gm-PGA 1.7 0.2 2.3

表 2.3: PGA回路利得と制御信号

利得 0dB 6dB 12dB 18dB 24dB 30dB

ctl1 Low Low Low Low Low High

ctl2 Low Low Low Low High High

ctl3 Low Low Low High High High

ctl4 Low Low High High High High

ctl5 Low High High High High High

であることから，
√
|Vn,in|2 は PGA利得に依存しない．gm-PGA回路では gm1 が非常に小さくなる

利得 0dBにおいて Cc-PGAと比較して出力換算ノイズが増大する．提案 PGA回路 (gmCc-PGA)に

おいては，gm1の変化量を gm-PGAより小さく抑えることで，低 PGA利得におけるノイズ性能の悪

化を低く抑える事ができる．

2.5.4 比較のまとめ

以上の比較検討を表 2.2にまとめる．電力は gmCc-PGAにおける最小値を，Cc面積は gmCc-PGA

における位相補償容量サイズの最大値を，ノイズは gmCc-PGAにおける最大値を 1と規格化してい

る．提案 PGA回路は，gm-PGA及び Cc-PGAと比べて，低電力で小面積と低ノイズが両立できる．

2.6 設計回路

提案する gmCc-PGA回路の回路図を図 2.17および図 2.18に示す． 制御信号 ctli(i = 1, 2, · · · , 5)
によって帰還容量として出力端子に接続されるキャパシタ数を変えて可変利得増幅を実現している．

表 2.3に，PGA利得と制御信号の関係を示す．ctli が “Low”の時，対応するキャパシタが出力端子

に接続され，ctli が “High”では差動間グラウンド電圧 (VCM )に接続される．例として，全制御信号

ctl1から ctl5が “Low”のとき，サンプリング容量 32C に対して帰還容量は 32C であり，利得は 1倍

(0dB)となる．ctl1から ctl5が全て “High”のとき，サンプリング容量 32C に対して帰還容量は C で

あり，利得は 32倍 (30dB)となる．

演算増幅器の入力段はキャパシタを用いた離散時間コモンモードフィードバック回路を有したカス

コード増幅器を並列に接続した構成をとる．

カスコードトランジスタのゲート電圧を制御信号 (ctli)によってバイアス電圧 (Vbn2または Vbp2)か

グラウンドまたは電源電圧に接続し，動作する増幅器の数を変えることで可変入力段相互コンダクタ
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図 2.17: 提案 PGAの回路図

ンスを実現している．トランジスタMnc+，Mnc−，Mpc+およびMpc−は ctli が “High”のときカ

スコードトランジスタとして動作する．ctli が “Low”のときにはそれぞれのトランジスタがオフし，

電流は流れない．PGA利得 30dBにおいて gm1 = gm10 となり，0dB時に gm1 = gm10/6となる．出

力段相互コンダクタンスは，Vo1pと Vo1mの同相レベル V ′
bp1およびバイアス電圧 V ′

bn1 によって制御す

る．Vo1p と Vo1m の同相レベルは入力段コモンモードフィードバック回路で決定される．φs=“High”

において，コモンモードフィードバック用の容量で Vbn1と V ′
bp1の電位差を充電する．ここで，Vbn1は

入力段増幅器のテール電流源の参照バイアス電圧である．φh=“High”で，Vbn1 と V ′
bp1 の電位差を充

電していた容量を，出力端子とテール電流源のゲート電極間に接続された容量と並列に接続する．こ

れにより，Vo1pと Vo1mの同相レベルが V ′
bp1より高い場合には，テール電流源のゲート電圧 VCMFB1

が参照バイアス電圧 Vbn1 より高くなり，トランジスタMnbで引き抜く電流量が増えるため出力同相
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表 2.4: 0.25µm CMOSプロセスを用いた各 PGAのトランジスタ，キャパシタ設計サイズ
gmCc-PGA Cc-PGA gm-PGA

全キャパシタ面積 [mm2] 16.0×10−3 43.4×10−3 8.7×10−3

トランジスタ面積 [mm2] 7.0×10−3 7.0×10−3 7.0×10−3

電圧レベルが低下する．出力同相電圧レベルが V ′
bp1より低い場合には，テール電流が絞られ，出力同

相電圧レベルは上昇する．以上の動作により，演算増幅器出力段の PMOS側の定常的なゲート ·ソー
ス電圧が決定する．出力段の NMOS側の定常的なゲート ·ソース電圧は，出力段コモンモードフィー
ドバック回路の参照バイアス電圧によって決まる．

V ′
bn1と V ′

bp1を可変にする出力段相互コンダクタンス制御回路を図 2.18(c)に示す．制御回路に流れる

電流量は，ctl1が “High”のとき Id(= 2I0)とすると，ctl1が “Low”のとき 0.5Idとなる．したがって，

PGA利得 30dBにおいて gm2 = gm20(=
√
2β0Id)とすると，0dB時において gm2 = 0.7gm20(=

√
β0Id)

となる．位相補償容量Ccは並列に配置したCc0を制御することで可変にしている．PGA利得 30dB時に

おいて，ctli(i = 1, ..., 5)は “Low”とし，Cc = Cc0となる．0dB時には，全ての制御信号 ctli(i = 1, ..., 5)

を “Low”とし，Cc = 16Cc0/3となる．

gmCc-PGA，Cc-PGA，gm-PGAの各設計回路で用いた全キャパシタの面積 (位相補償容量，サン

プリング容量及びコモンモードフィードバック容量の和) とトランジスタサイズについて表 2.4に示

す．本設計では，0.25µm CMOSプロセスを用いて設計した．gmCc-PGA設計回路で使用した全キャ

パシタの面積とトランジスタ面積の和は，gm-PGAに比べて 1.4倍，Cc-PGAの 1/2倍以下となる．
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2.7 シミュレーション結果

0.25µmCMOSプロセスを用いて gmCc-PGA，Cc-PGA，gm-PGAを設計した．Cc-PGA，gm-PGA

は図 2.17と同様の回路構成を用い，それぞれ Ccのみを制御する回路と gmのみを制御する回路とし，

表 2.1に記載されているパラメータに基づいて設計を行った．負荷容量は 4pF，帰還回路の単位容量

(Cu)は 100fFとした．サンプリングレート 40MSpsに対して，セトリング誤差を最大で 0.1%とした．

制御信号 (ctli)に対する各 PGA利得のシミュレーション結果を図 2.19に示す．それぞれの PGAに

おいて利得幅は 6dBステップの 0-30dBである．

各 PGA利得に対する帯域のシミュレーション結果を図 2.20に示す．gmCc-PGAと gm-PGAでは，

全利得において帯域がほぼ 100MHzで一定となっている．また，Cc-PGAでは低利得動作時に帯域が

高周波側に移動している．これは，低 PGA利得時に Ccが非常に大きくなることで，ゼロ点が低周波

側に移動し，その影響で帯域がのびるためである．

位相余裕のシミュレーション結果を図 2.21に示す．gmCc-PGAおよび gm-PGAでは全利得におい

て位相余裕が 60◦ 以上となる事が確認できる．PGA利得 30dB時において，Cc-PGAで位相余裕が

60◦以下になるのは，Ccを制御するためのスイッチが大きくなり，その寄生容量の影響が見えるため

である．また，位相余裕が利得により大きく変化するのは，ゼロ点が指数関数的に変化し，その影響

が出てくるためである．

各 PGA回路で用いた演算増幅器のノイズシミュレーションより，PGA回路の出力換算ノイズの

RMS値を算出した結果を図 2.22に示す．図 2.22(a)は，PGA回路の出力換算ノイズの RMS値を示

し，図 2.22(b)はサンプリング容量による kT/Cノイズとの二乗和平方根を示す．ここで，PGA回路

の出力換算ノイズは 1Hzから 10GHzまでを考慮している．また，kT/Cノイズは容量網の単位容量

値が 100fFである事から算出している．PGA利得が 30dBにおいては，各 PGAの入力段相互コンダ

クタンスが同じであるため，出力換算ノイズに差異は現れず，1.5mVrmsである．また、kT/Cノイ
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図 2.21: PGA利得と位相余裕の関係

ズとの 2乗和平方根は 2.2mVrmsである．利得の低下に伴い，各 PGA共にノイズ量は低下するが，

gm-PGAでは利得の低下に伴い入力段相互コンダクタンスが対数スケールで小さくなるため Cc-PGA

よりもノイズ性能が悪くなる．gmCc-PGAにおいても利得の低下に伴い入力段相互コンダクタンスが

小さくなるためCc-PGAよりもノイズ性能は劣化するが，その影響は gm-PGAより低く抑えられてい

る．0dBにおける出力換算ノイズは，123.5µVrmsで，gm-PGAに対して 55%の低減となり，Cc-PGA
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図 2.22: PGA利得と出力換算ノイズの関係

の 2.1倍となった．gmCc-PGAの方が gm-PGAに対してノイズ量に大きく寄与する入力段相互コン

ダクタンスの変化量が抑えられたため，ノイズ性能が向上した．表 2.2に示した比較検討の結果によ

ると，gmCc-PGAのノイズ量は gm-PGAの 57%減少し，Cc-PGAの 2.5倍となる．Cc-PGAにおけ

る検討結果とシミュレーション結果に差異があるが，これは，比較検討段階において Cc-PGAの帯域

が 0dB動作時に広くなることを考慮しておらず，式 (2.47)の 2項目の伝達関数に差が現れた為であ
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る．また，kT/Cノイズとの 2乗和平方根では，0dBにおいて 133.6µVrmsとなり，gm-PGAに対し

て 52%低減し，Cc-PGAの 1.7倍であった．

各 PGA回路の過渡応答特性を図 2.23に示す．PGA利得 30dBにおける過渡応答特性は，各 PGA

間で同等のセトリング特性を示す．0dBでは Cc-PGAの帯域がのびて位相余裕が小さくなるため，立

ち上がりが速くなりオーバーシュートしている．セトリング時間 11.6nsec に対して各 PGA ともに

0.1%以下のセトリング誤差であった．スルーレートは入力段のテイル電流と位相補償容量で決まるた

め，各 PGA間においてスルー特性に差異はない．

各 PGA回路における消費電流のシミュレーション結果を図 2.24に示す．PGA利得 30dBにおいて，

提案方式の消費電流は 28.9mAとなった．利得の低下につれて消費電流は低下し，0dBにおいて消費

電流は 11.0mAとなった．gm-PGAに対して 40%，Cc-PGAに対して 60%消費電流が低くなった．ま

た，表 2.2に示した比較結果では，gmCc-PGA回路の消費電力の最小値は，gm-PGAと比べて 41%，

Cc-PGAと比べて 62%減少すると述べた．本シミュレーション結果より，第 2.5.1項の比較結果の妥

当性を確認した．
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図 2.23: 過渡応答特性
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2.8 むすび

本章では，入出力段相互コンダクタンス及び位相補償容量を可変とする可変利得増幅器の低消費電

力化について述べた．この技術は，可変利得増幅器の利得に応じて線形的に入力段相互コンダクタン

スと位相補償容量を制御することで，低ノイズ性能と小面積を両立する．さらに，出力段相互コンダ

クタンスも制御することで，低利得動作時における消費電力を削減し，高い電力効率を実現している．

0.25µm CMOSプロセスを用いた設計においてシミュレーションを行った結果，利得 30dBでの消費

電流が 28.9mA，利得 0dBでの消費電流が 11.0mAとなった．また，出力換算ノイズは利得 30dBに

おいて 2.2mVrms，0dBにおいて 133.6µVrmsであった．入力段相互コンダクタンス制御のみを用い

た従来の可変利得増幅器と比べて，消費電流が最大で 40%，0dBにおける出力換算ノイズは 52%減少

した．また，位相補償容量制御のみを用いた可変利得増幅器と比べて，消費電流は最大で 60%，必要

な位相補償容量面積は 60%減少した．
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第3章 パイプラインA/D変換器におけるキャ
パシタミスマッチの非線形性への影響
に関する解析

3.1 はじめに

パイプライン A/D変換器は粗い A/D変換を行う単位処理回路が直列接続された構成をとる．各単

位処理回路は低分解能なサブA/D変換器とスイッチト ·キャパシタ型のMDAC(Multiplying Digital-

to-Analog Converter)回路で構成されている．MDAC回路は入力信号とサブA/D変換器出力をD/A

変換した信号との差分を増幅し，次段に伝達する．パイプライン A/D 変換器の消費電力は MDAC

回路が大部分を占めているため，低消費電力化にはMDAC回路の消費電力削減が重要である．高精

度なパイプライン A/D変換器を実現するには，マッチング精度が高く容量値の大きなキャパシタが

MDAC回路で必要となり，消費電力が大きくなる．MDAC回路で用いるキャパシタ数を削減するこ

とで負荷容量値を低減し，低消費電力化を行う MCS(Merged-Capacitor-Switching)法が提案されて

いる [1][2][3]．各キャパシタの接続先として差動参照電圧，差動間グラウンド電圧の 3値を用い，1つ

の差動対キャパシタをMDAC回路におけるD/A変換の 1セグメントとすることで，キャパシタ数を

50%減らす事ができる．

本章では，従来問題とされていなかったセグメント内のキャパシタミスマッチによるパイプライン

A/D変換器の非線形性への影響について解析を行った．MCS法では，セグメント内差動キャパシタ

ミスマッチによって D/A変換誤差量が変化し，A/D変換器の線型性が低下することを明らかにする．

また，差動間グラウンド電圧の電位によって，セグメント内差動キャパシタミスマッチが非線形性に

与える影響量が変化することを示す．

本章の構成は以下の通りである．3.2節では，パイプライン A/D変換器の概要について説明し，ま

たその問題点について述べる．3.3節では，MCS法を用いたパイプライン A/D変換器の D/A変換セ

グメントの差動間キャパシタミスマッチについて解析を行い，容量値と非線形性に関するモデルを導

出する．3.4節では，導出したモデルの妥当性を確認するため，MATLAB上でキャパシタミスマッチ

に関するモンテカルロシミュレーションを行った結果を示す．3.5節に本章のまとめを述べる．

3.2 パイプラインA/D変換器の基本動作

パイプライン A/D変換器は，図 3.1に示すように，M 個の直列接続された単位処理回路で構成さ

れる．各単位処理回路は，粗い分解能Ni を有するサブ A/D変換器 (sub-ADC)，サブ A/D変換器と

同分解能のサブD/A変換器 (sub-DAC)，差分器，そして 2Ni−1倍の利得を持つ演算増幅器 (残差増幅

回路)で構成される．アナログ入力信号をサブ A/D変換器で Ni ビットのディジタル信号 Di に変換

し，サブD/A変換器を用いてDi に相当するアナログ値を出力する．差分器で元のアナログ入力信号

45
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図 3.1: パイプライン A/D変換器の概略

とサブD/A変換器の出力値との差分である量子化誤差を出力する．量子化誤差は残差増幅回路で増幅

され，次段の単位処理回路のアナログ入力信号として出力される．次段に入力された残差電圧は，次

のクロック周期でさらに量子化が行われる．ここで，サブ D/A変換器，差分器，残差増幅回路から

構成される要素ブロックはMDAC回路と呼ばれ，スイッチト ·キャパシタ回路を用いて実現される．
各単位処理回路の Ni ビットのディジタル出力は遅延回路を経て，ディジタル補正回路 (DCL:Digital

Correction Logic)で加算して出力される．

サブ A/D変換器は，アナログ入力信号をサンプリングしたのち，短時間に A/D変換を完了し，そ
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のディジタル化された信号をラッチして保持する．図 3.1の点線枠内にあるMDAC回路は，入力信号

をサンプリングした後，ホールド相でサブ A/D変換器がラッチしているディジタルデータを D/A変

換し，残差電圧を増幅出力する．次の単位処理回路が増幅された残差電圧をサンプルし，ホールド動

作に移る時には，前段の単位処理回路は，新しいアナログ入力信号をサンプルしている．奇数番目と

偶数番目の単位処理回路が交互にサンプル/ホールド動作を行う事で，効率よく A/D変換処理が行わ

れ，パイプライン A/D変換器の高いスループットが実現されている．パイプライン A/D変換器の処

理時間は，単位処理回路が入力信号をサンプルし，残差電圧をホールド出力する時間が支配的である．

また，パイプライン動作では，全ビットのA/D変換を完了するには，入力信号がサンプルされた瞬間

からM/2クロック周期のレイテンシを持つ．M は単位処理回路の段数である．

パイプライン構成には，単位処理回路を単純に追加するだけでビット数を追加することができる利

点がある．また，ディジタル補正技術を用いることで，サブA/D変換器に対する要求精度は単位処理

回路の分解能で決まるため大幅に緩和される [4][5]．これにより，消費電力の小さなコンパレータが利

用可能になる．しかし，高い正確性が要求される残差信号増幅においては，高速なセトリングが可能

な演算増幅器が必要となり，消費電力が高くなる．同様に，相対ミスマッチを抑えるために容量値の

大きなキャパシタが必要となり，高速動作の際，大きな消費電力が必要となる．

各ステージの最適なビット数は A/D変換器の仕様 (変換速度，電力，精度) によって決まる．各ス

テージのビット数を減らすとサブA/D変換器に用いるコンパレータへの要求は緩和される．また，ス

テージ間の利得を下げる事ができるので，演算増幅器の原理的な特性により，各ステージの変換速度

を高くすることが可能になる．一方，ステージ毎のビット数が減ると，多くのステージが必要になる．

さらには，各ステージの利得が低下することで，後段のノイズと利得誤差がA/D変換器全体の精度に

影響を与える．高速かつ低分解能な仕様を実現するには，ステージ毎のビット数を低くすることが有

効であり，低速かつ高分解能な仕様にはステージ毎のビット数を大きくすることが有効である．より

詳しい精度解析は [6][7][8]にまとめられている．

出力 1.5ビットの単位処理回路では，サブ A/D変換器でディジタル変換された量子化レベルと入力

信号レベルとの差である残差電圧を 2倍に増幅する．入力信号は −Vref から +Vref まで変動し，サ

ブ A/D変換器は −Vref/4と +Vref/4に閾値をもつ．サブ D/A変換器の出力レベルは出力ディジタ

ルコードに応じて −Vref，0，+Vref となる．

Vout =


2Vin − Vref , if Vin > Vref/4, D = 10

2Vin, if −Vref/4 ≤ Vin ≤ Vref/4, D = 01

2Vin + Vref , if Vin < −Vref/4, D = 00

(3.1)

Dはステージの出力コードである．式 (3.1)に示す伝達関数を図 3.2に示す．冗長ビットを用いて，不

連続点にディジタル補正を用いることで，サブ A/D変換器に対する要求仕様は大幅に緩和する．こ

の 1.5ビット構成の A/D変換器では，ビットエラーを発生させないで最大 Vref/4のオフセットが許

容される．全体の A/D変換器ではパイプライン的に合計
∑M

i=1 Ni ビットを生成し，これをディジタ

ル補正回路で有効なNTotal ビットのディジタルデータDout として出力する．NTotal は，

NTotal =

M∑
i=1

Ni − (M − 1) (3.2)

で表される．また，各ビットは次式の様に合成される．

Dout =
M−1∑
i=1

2NTotal−
∑i

j=1(Nj−1)−1 ·Di +DM (3.3)
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図 3.2: 1.5ビット/ステージ構成で用いるMDAC回路の伝達関数
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(a) MDAC 半回路

CLK1

CLK1p

CLK2

time

(b) タイミング図

図 3.3: MDAC回路とタイミング図

3.2.1 MDAC回路

1.5ビット単位処理回路で用いるMDAC回路の回路図とタイミング図を図 3.3に示す．図は便宜的

にシングルエンド構造で示しているが，実際にはノンオーバーラップの 2相クロックで動作するスイッ

チト ·キャパシタ回路の全差動構成で実現される．クロック CLK1=“High”の間に，サンプルキャパ

シタ Cs とフィードバックキャパシタ Cf のボトムプレート側が入力信号 Vin に接続され，CLK1p が

CLK1より若干早く “Low”になる事でボトムプレートサンプリングが行われる．CLK2で Cf のボト

ムプレートは増幅器の出力端子 Vout,i に接続され，CsはサブA/D変換器出力に応じて，±Vref，0の
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いずれかに接続される．この回路動作により，MDAC回路のアナログ出力 Vout,i は，

Vout =


Cf+Cs

Cf
Vin,i − Cs

Cf
Vref , if Vin > Vref/4, D = 10

Cf+Cs

Cf
Vin,i , if −Vref/4 ≤ Vin ≤ Vref/4, D = 01

Cf+Cs

Cf
Vin,i +

Cs

Cf
Vref , if Vin < −Vref/4, D = 00

(3.4)

となる．1.5ビット単位処理回路では，利得を 2倍にするために Cs = Cf とする．Csと Cf の比が正

確に取れていなければ，A/D変換器全体の線形性に影響を与える．また，MDAC回路で用いる増幅器

の DC利得の有限性に起因する誤差を抑えるには非常に高い DC利得が必要となる．さらに，MDAC

回路はクロック周期の半分の時間内で高精度に出力電圧を収束させなければならない．

ここまで，MDAC回路について簡略化のため単相構造の図 3.3(a)を用いて説明した．ホールド相に

おける Csのボトムプレート接続先について説明するために，全差動構成の図 3.4を用いる．図 3.4(a)

はMCS法を用いない場合のホールド相におけるMDAC回路構成，図 3.4(b)はMCS法を用いた場

合の回路構成を示している．Csの接続先は，全差動構成のため差動間で逆になっているので，トップ

プレートが増幅器の正端子に接続されているキャパシタについて説明する．MCS法を用いない場合

には，サブ A/D変換器出力に応じた 3つの接続先電位 −Vref，0，+Vref を実現するために，Cs を

2つに分割している．それぞれ，両方を−Vref，−Vref と+Vref に 1つずつ，両方を+Vref に接続す

ることで得ている．一般的に，Cs と Cf の比を正確に得るために，Cf も 2つに分割し同じ出力端子

に接続する方法が用いられており，1.5ビットのMDAC回路では全差動で 8個の単位キャパシタを必

要とする．MCS法を用いる場合には，Csは 1つのキャパシタで実現され，−Vref，差動間で同電位，

+Vref に接続される．差動間で同電位接続する際の接続先として，+Vref もしくは−Vref を選択する

方法 [1]や，差動間短絡を用いる方法 [4]が提案されている．1.5ビット構成で必要なキャパシタ数は 4

個となる．このように，MCS法を採用すればMDAC回路に必要なキャパシタの数を半分にすること

ができる．
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(a) without MCS

(b) with MCS

図 3.4: ホールド相でのMDAC接続電位
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図 3.5: 1.5ビット+4ビット構成パイプライン A/D変換器

3.2.2 各単位処理回路への要求精度

パイプライン A/D 変換器に要求される分解能，線形性，信号対ノイズ比 (SNR：Signal-to-Noise

Ratio) を満たすように，各単位処理回路を設計する必要がある．SNRを制限する最も大きな要因は，

各単位処理回路で用いられるMDAC回路である．MDAC回路はスイッチト ·キャパシタ型演算増幅器
で実現されるので，ノイズ源として 2.2.2項で示したように内部増幅器のフリッカノイズ，熱ノイズ，

そして kT/Cノイズがある．各MDAC回路で発生するノイズの総合値と入力信号との比から SNRは

求められる．ここでは，線形性に対する各単位処理回路への要求精度について説明する．単位処理回

路の非理想要素 (サブA/D変換器の閾値誤差，MDAC回路のキャパシタミスマッチ，増幅器のDC利

得による影響，収束誤差) がパイプライン A/D変換器全体の特性を過度に劣化させないように，各要

素回路を設計しなければならない．以降の説明は，残り分解能が 4(3.5)ビットの 1.5ビット単位処理

回路を例として用いる (図 3.5)．また，後段 4ビット回路の非理想要素は無いとして考える．

サブA/D変換器閾値誤差

1.5ビットのサブ A/D変換器の閾値電圧は，理想的には ±Vref/4の 2値である．サブ A/D変換器

で用いる 2つのコンパレータ回路のオフセット電圧が Vos1，Vos2 であれば，MDAC回路の伝達関数

は図 3.6の実線で示すように理想的な伝達関数 (破線)に対して誤差を持つ．なお，図内の右側に示す

ディジタルコードは，1.5ビットMDAC回路のアナログ出力電圧 Vout に対する残りステージの A/D

変換結果である．D1 のコード切り替わり点における Vout の電位差 (不連続点幅)は，サブ A/D変換

器のオフセットの有無に関わらず Vref である．後段のA/D変換特性において，この Vref が 1MSBに

相当する範囲では，オフセットによる影響はディジタル補正回路によって補正される．図 3.6のよう

に，後段 A/D変換器が 1コード欠けた形 (“1110”が最大値)では，不連続点における Vout の最大値



3.2. パイプライン A/D変換器の基本動作 53

図 3.6: サブ A/D変換器の閾値誤差による影響

Vout,H と最小値 Vout,L が，

Vout,H <

(
1− 1

2
· 1

2NR

)
· Vref (3.5)

Vout,L > −
(
1− 1

2
· 1

2NR

)
· Vref (3.6)

の条件で後段の 1MSBと Vref が一致する．NRは残りビット数を表し，ここでは，NR=4である．1.5

ビットMDACの利得は 2倍なので，Vout,H と Vout,L は，以下の式で与えられる．

Vout,H =
Vref

2
+ 2Vos (3.7)

Vout,L = −Vref

2
− 2Vos (3.8)

式 (3.5)，(3.6)，(3.7)，(3.8)より，Vos が，

|Vos| <
1

4
·
(
1− 1

2NR

)
· Vref (3.9)

を満たせば，サブA/D変換器の閾値オフセット電圧はパイプラインA/D変換器のDNLに影響を与え

ない．NRが十分大きい場合には，ほぼそのステージの分解能でオフセット誤差許容量が求まる．また，

1

4
·
(
1− 1

2NR

)
· Vref < |Vos| <

1

4
· Vref (3.10)
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図 3.7: 不連続点前後での合成後ディジタル出力

の範囲では，ミッシングコードは起こらないが DNLを劣化させ，オフセットの絶対値が Vref/4を越

えるとミッシングコードが発生する．後段A/D変換器が最大コード “1111”まで出力できる場合には，

|Vos| < Vref/4の範囲で DNLへの影響は完全に補正される．

図 3.6に示す 2つの伝達関数不連続点前後における合成後のディジタル出力Doutは，図 3.7のよう

に与えられる．ここで，Vos1は式 (3.10)の条件に，Vos2は式 (3.9)の条件に当てはまる．左側の不連続

点付近では，ミッシングコードは起きていないが，Dout=“01110”の幅が少し広くなり，逆に “01111”

のコード幅が少し狭くなっている．この様な場合，微分非線形性 (DNL:Differential Non-Linearlity)

の劣化に繋がる．オフセットが更に大きくなり，Vref/4を越えると，ミッシングコードが発生してし

まう．一方，右側の不連続点付近では，不連続点前後で同じDoutを出力しており，各コード幅にも影

響はない．この場合には，DNLの劣化は生じない．
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図 3.8: MDAC回路利得誤差による影響

MDAC回路の利得誤差

MDAC回路に利得誤差が生じた場合の伝達関数への影響を図 3.8に示す．利得誤差はサブA/D変換

器の閾値オフセットとは違い，不連続点における伝達関数の電位差 Vdropに影響を与える．Vdropが残

りステージにおける 1MSBの範囲に相当すれば，ミッシングコードや非単調増加を招かない．MDAC

利得が低下し Vdrop が小さくなり過ぎると，MDAC伝達関数の不連続点前後におけるディジタル出

力コードに 1LSB以上の乖離が生じる．これをミッシングコードと呼ぶ．逆に利得が上昇し Vdrop が

大きくなり過ぎると，アナログ入力電圧とディジタル出力コード間の伝達関数に単調増加性が失われ

る．つまり，非単調増加が起こってしまう．残りステージでの 1MSBの範囲は，(1− 1/2NR)Vref から

(1+1/2NR)Vref であるため，ミッシングコード及び非単調増加を起こさないために許容されるMDAC

利得誤差は，以下の条件式で与えられる．(
1− 1

2NR−1

)
· Vref < Vdrop <

(
1 +

1

2NR−1

)
· Vref (3.11)

MDAC回路の利得誤差の要因として，

• 内部増幅器の DC利得

• MDAC回路の収束誤差
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• キャパシタミスマッチ

が上げられる．以下，各要因について説明する．

内部増幅器のDC利得による影響

増幅器のDC利得が有限であるため，MDAC回路の利得に誤差が生じる．増幅器のDC利得をAo，

帰還率を βF とすると，MDAC回路の伝達関数は，

Vout =

(
Ao

1 + βFAo

)
· [Vin − (1− βF ) · (±Vref , 0)] (3.12)

となる．ここで，帰還率 βF は，

βF =
Cf

Cs + Cf
(3.13)

で与えられる．βFAo >>1であると仮定すると，伝達関数は以下の近似式で表し直すことができる．

Vout ≈
1

βF
·
(
1− 1

βFAo

)
· [Vin − (1− βF ) · (±Vref , 0)] (3.14)

以上より，内部増幅器の DC利得の有限性による利得誤差 (EG)は，

EG =
1

βFAo
(3.15)

となる．誤差を小さくするには，Ao を高く設計する必要がある．

MDAC回路の収束誤差

MDAC回路の出力電圧の収束速度は，帯域が支配的な要因である．MDAC回路の極が 1つである

と仮定すると，出力電圧 Vout は，

Vout =
1

βF
· [1− exp (−2πBW · ts)] · [Vin − (1− βF ) · (±Vref , 0)] (3.16)

で表される．ここで，BW はMDAC回路の帯域，tsはセトリング時間を示している．MDAC回路の

出力電圧収束誤差 (Es)は，

Es = exp (−2πBW · ts) (3.17)

で与えられる．2相クロックで動作するパイプライン A/D変換器では，ノンオーバーラップ期間，ク

ロックの立ち上がりや立ち下がりに時間を要するため，セトリング時間 tsはクロックの半周期以下と

なる．Es はMDAC回路の帯域を延ばす事で低減することができる．

キャパシタミスマッチ

負帰還回路を構成する Csと Cf の間にミスマッチがあると，MDAC回路の伝達関数は誤差を持つ．

Cs と Cf は，

Cs = Cu +
∆

2
(3.18)

Cf = Cu − ∆

2
(3.19)
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として考える．ここで，Cuは Csと Cf の平均値，∆はキャパシタのミスマッチ量を表している．式

(3.4)と式 (3.18)，(3.19)より，MDAC回路の伝達関数は，

Vout = 2

(
1 +

∆

2Cu

)
·
[
Vin − 1

2
·
(
1 +

∆

2Cu

)
· (±Vref , 0)

]
(3.20)

となる．ただし，∆/Cu <<1と仮定している．キャパシタミスマッチの主な要因は，キャパシタを構

成する電極の周縁部にある．キャパシタ面積を大きくすれば，面積と周辺長の比が大きくなり，精度

の高いキャパシタが実現できる．隣接するキャパシタ間でのミスマッチの標準偏差は，

σ

(
∆

C

)
=

KC√
L ·W

(3.21)

で与えられる．ここで，LとW はキャパシタ電極の長さと幅である．また，KC はプロセスによって

決まる定数である．キャパシタの容量値は，面積に比例するので，単位面積あたりの容量値を C0 と

すると，

C = C0 · L ·W (3.22)

となり，式 (3.21)に代入すると，

σ

(
∆

C

)
= KC

√
C0

C
=

K ′
C√
C

(3.23)

が得られる．面積を拡大し，大きな容量値のキャパシタを用いる事で，キャパシタミスマッチによる

利得誤差への影響は低減される．

利得誤差の要因である，増幅器のDC利得，MDAC回路の帯域，キャパシタミスマッチ全ての影響

を加味したMDAC回路の伝達関数は，

Vout = 2

(
1 +

∆

2Cu
− EG − Es

)
·
[
Vin − 1

2
·
(
1 +

∆

2Cu

)
· (±Vref , 0)

]
(3.24)

で与えられる．不連続点における伝達関数への影響を考えるために，Vin = −Vref/4近傍での出力電

圧の変化量を求める．D1 =“00”および “01”での出力電圧をそれぞれ Vout,H，Vout,L とすると，

Vout,H = 2

(
1 +

∆

2Cu
− EG − Es

)
·
[
−Vref

4
+

1

2
·
(
1 +

∆

2Cu

)
· Vref

]
(3.25)

Vout,L = 2

(
1 +

∆

2Cu
− EG − Es

)
·
(
−Vref

4

)
(3.26)

となる．ここで，不連続点幅 Vdrop は，

Vdrop = Vout,H − Vout,L

= 2

[
1 +

∆

2Cu
− 2

Ao
− exp (−2πBW · ts)

]
·
[
1

2

(
1 +

∆

2Cu
· Vref

)]
≈

[
1 +

∆

Cu
− 2

Ao
− exp (−2πBW · ts)

]
· Vref (3.27)

で与えられる．Vdrop が式 (3.11) の条件を満たすと，ミッシングコードや非単調増加は起こらない．

MDAC利得誤差の許容量は次式で与えられる．∣∣∣∣ ∆Cu
− 2

Ao
− exp (−2πBW · ts)

∣∣∣∣ < 1

2NR−1
(3.28)
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キャパシタミスマッチによる影響を低減するには，大きなCuを用いる事になる．その場合は，MDAC

回路の面積が増加するだけでなく，負荷容量が大きくなるため，消費電力も増加する．収束誤差によ

る影響を減らすためには，MDAC回路の帯域を延ばす必要があり，消費電力の増加に繋がる．MDAC

利得で許容される誤差量を，どの非理想要素に割り振るかによって，パイプライン A/D変換器の電

力，面積などが決まる．しかし，この振り分け方はビット数，動作速度，増幅器の構成などに依存し，

容易に最適化することはできない．経験的には，キャパシタミスマッチに 50%以上，残りを DC利得

による影響と収束誤差に割り当てる事が低消費電力と小面積を両立した設計を可能にするひとつの目

安である．

3.2.3 問題点

MCS法を用いたパイプライン A/D変換器のキャパシタミスマッチによる線形性への影響は，単相

構成でしか解析が行われてきておらず，MDAC回路のD/A変換セグメント内差動キャパシタミスマッ

チは考慮されていない．また，MCS法を用いた際の差動間グラウンド電圧については，A/D変換の

線形特性に与える影響という側面では解析がなされていない．

MDAC回路で用いるキャパシタの容量値は，線形性に影響を与えるだけでなく，残差増幅回路の負

荷容量として消費電力にも大きく寄与する．容量値を大きくすれば，キャパシタミスマッチが小さく

なり線形性が良くなるが，残差増幅回路の消費電力が増大する．要求される線形性を満たすための必

要最低限の容量値で設計することがパイプライン A/D変換器の消費電力を低く抑える事につながる．

そのため，低消費電力設計を行う上で，キャパシタミスマッチによる線形性への影響について詳細な

解析を行うことは非常に重要である．
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表 3.1: MCS法を用いたMDAC回路の増幅時におけるキャパシタ接続先

C1p/C1n C2p/C2n C3p/C3n C4p/C4n

110 Vop / Von Vrp / Vrn Vrp / Vrn Vrp / Vrn

101 Vop / Von VY / VY Vrp / Vrn Vrp / Vrn

100 Vop / Von VY / VY VY / VY Vrp / Vrn

011 Vop / Von VY / VY VY / VY VY / VY

010 Vop / Von VY / VY VY / VY Vrn / Vrp

001 Vop / Von VY / VY Vrn / Vrp Vrn / Vrp

000 Vop / Von Vrn / Vrp Vrn / Vrp Vrn / Vrp

3.3 MDACセグメント内差動キャパシタミスマッチに関する解析

図 3.9(a)にサブ A/D変換器としてフラッシュA/D変換器を用いた 12ビットパイプライン A/D変

換器のブロック図を示す．解析にマルチビット/ステージ構成のパイプライン A/D変換器として一般

性を持たせるため，各ステージ共に 2.5ビット構成としている．2.5ビットの単位処理回路を 5段と

最終段に 1.5ビットのフラッシュA/D変換器で構成する事で，全体として 12ビットの A/D変換器を

実現している．図 3.9(b)の破線で囲った差動対キャパシタがMDACにおける D/A変換のセグメン

トである．ここで，全てのキャパシタは同容量である．サンプリング時に全キャパシタ (Cip，Cin：

i = 1，2，3，4)のボトムプレートはアナログ入力端子 (Vip/in)に接続される (図 3.9(b))．増幅時に

は図 3.9(c)に示すように，C1p，C1nは出力端子 (Vop/on)に接続され，それ以外のキャパシタは各々，

フラッシュA/D変換器のディジタル出力コードに応じて差動参照電圧 (Vrp/rn)または差動間グラウン

ド電圧 (VY )に接続される (表 3.1)．その結果，出力電圧は，

Vop − Von = 4 (Vip − Vin) +

4∑
i=2

Vdac,i (3.29)

で表される．ここで，Vdac,i は各 D/A変換セグメントの出力値である．キャパシタミスマッチを無視

すると，各D/A変換セグメントは，Cip/Cinが Vrp/Vrnに接続されたとき−(Vrp−Vrn)を出力，Cip，

Cin ともに VY に接続されたとき 0を出力，Cip/Cin が Vrn/Vrp に接続されたとき Vrp − Vrn を出力

する．差動間グラウンド電圧 VY は，キャパシタを差動間で同電位接続する電圧で，ここでは，Vrpか

ら Vrn まで取り得るとする．VY = Vrp または Vrn とすることで，スイッチおよびバイアス配線を差

動参照電圧と差動間グラウンド電圧で共通化されるため，シンプルなレイアウトが実現できる [1]．

フラッシュA/D変換器の出力コードが “110”のとき，MDAC回路の出力電圧は Vop−Von = 4(Vip−
Vin)− 3(Vrp − Vrn) となる．他のコードも同様にみると，図 3.10の破線が示す伝達特性を得る．キャ

パシタミスマッチを考慮すると，実線のように理想特性から誤差が生じる．伝達関数のコード不連続

点における差分電圧 (Vdrop = V1 − V2)がMDACの微分非直線性 (DNL:Differential Non-Linearity)

を制限する．Vdrop の理想値は Vrp − Vrn であり，Vdrop が大きくなりすぎると非単調増加となり，逆

に小さすぎるとミッシングコードが生じる．文献 [1]，[3]，[9]では，単純化のためMDAC回路をシン

グルエンドに置き換え，キャパシタトッププレートの電荷保存則よりキャパシタミスマッチによる影

響を求めている．ここでは，全キャパシタの平均値を C，各キャパシタのミスマッチを ∆ip/in とす
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図 3.9: 2.5ビット/ステージ構成の 12ビットパイプライン A/D変換器ブロック図
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図 3.10: 2.5ビットMDACの伝達関数

る．この仮定より，各キャパシタミスマッチの総和には，

4∑
i=1

(∆ip +∆in) = 0 (3.30)

の関係が成り立つ．全キャパシタミスマッチを考慮し，入力信号 Vip − Vin = −(5/8)(Vrp − Vrn)にお

けるキャパシタトッププレートの電荷保存則を用いる事で，コード “000”における出力電圧 Vop −Von

の最大値 V1 とコード “001”における最小値 V2 を得る事ができる．

増幅時における入力容量Cip/nのトッププレート電位をそれぞれ Vxp，Vxnとする．コード “000”で

のサンプリング時のキャパシタトッププレートに充電される電荷は，次式で与えられる．

Qsp = 4C ·

(
1 +

4∑
i=1

∆ip

4C

)
· (Vb − Vip) (3.31)

Qsn = 4C ·

(
1 +

4∑
i=1

∆in

4C

)
· (Vb − Vin) (3.32)

ここで，増幅器の負入力端子に接続されるキャパシタトッププレート側の電荷量を Qsp，正入力端子

側を Qsn とした．一方，増幅動作時の電荷量 Qhp，Qhn は，

Qhp = 4C ·

(
1 +

4∑
i=1

∆ip

4C

)
· Vxp − C

(
1 +

∆1p

C

)
· Vop − 3C ·

(
1 +

4∑
i=2

∆ip

3C

)
· Vrn (3.33)

Qhn = 4C ·

(
1 +

4∑
i=1

∆in

4C

)
· Vxn − C

(
1 +

∆1n

C

)
· Von − 3C ·

(
1 +

4∑
i=2

∆in

3C

)
· Vrp (3.34)
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で与えられる．サンプル時と増幅動作時の間でキャパシタトッププレートの電荷は保存されるため，

Qsp = Qhp，Qsn = Qhn が成り立ち，式 (3.35)，(3.36)が導き出される．

Vop = 4

(
1 +

4∑
i=1

∆ip

4C

)
·
(
1 +

∆1p

C

)−1

· (Vip − Vb + Vxp)

−3

(
1 +

4∑
i=2

∆ip

3C

)
·
(
1 +

∆1p

C

)−1

Vrn (3.35)

Von = 4

(
1 +

4∑
i=1

∆in

4C

)
·
(
1 +

∆1n

C

)−1

· (Vin − Vb + Vxn)

−3

(
1 +

4∑
i=2

∆in

3C

)
·
(
1 +

∆1n

C

)−1

Vrp (3.36)

ここで，キャパシタミスマッチは十分小さく，∆i/C <<1と仮定する．各係数にテーラー展開を用い，

2次の微小項を無視すると，式 (3.35)，(3.36)は，

Vop = 4

(
1 +

4∑
i=1

∆ip

4C
− ∆1p

C

)
· (Vip − Vb + Vxp)− 3

(
1 +

4∑
i=2

∆ip

3C
− ∆1p

C

)
Vrn (3.37)

Von = 4

(
1 +

4∑
i=1

∆in

4C
− ∆1n

C

)
· (Vin − Vb + Vxn)− 3

(
1 +

4∑
i=2

∆in

3C
− ∆1n

C

)
Vrp (3.38)

と表し直すことができる．全差動増幅器の出力コモンモード電圧 (Vop+Von)/2は，コモンモードフィー

ドバック回路により任意の電圧に調節することが可能である．ここでは，

Vop + Von

2
= VCM (3.39)

として考える．また，Vxp と Vxn は仮想接地ノードであるため，増幅器の利得が十分大きいと仮定す

ると，

Vxp ≈ Vxn ≈ VxCM (3.40)

となる．ここで，VxCM は Vxp と Vxn のコモンモード電圧である．式 (3.30)，(3.37)，(3.38)，(3.39)

および (3.40)より，コード “000”における VxCM は，

VxCM = Vb − ViCM + VCM −

(
4∑

i=1

∆ip −∆in

16C
− ∆1p −∆1n

4C

)
· (Vip − Vin)

+

(
4∑

i=2

∆ip −∆in

16C
− 3

16
· ∆1p −∆1n

C

)
· (Vrp − Vrn) (3.41)

となる．ここで，差動参照電圧 Vrp と Vrn のコモンモード電圧を VCM，入力信号 Vip，Vin のコモン

モード電圧を ViCM とした．次に，コード “000”におけるMDAC回路の差動入出力伝達特性につい

て求める．式 (3.30)，(3.37)，(3.38)，(3.40)および (3.41)を用い，ミスマッチの 2次の微小項を無視

するとMDAC回路の入出力伝達特性は，

Vop − Von = 4

(
1− ∆1p +∆1n

2C

)
· (Vip − Vin) + 3

(
1− 2

3
· ∆1p +∆1n

C

)
· (Vrp − Vrn) (3.42)

で与えられる．
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コード “001”においても同様に考える．増幅動作時の電荷量 Qhp，Qhn は，

Qhp = 4C ·

(
1 +

4∑
i=1

∆ip

4C

)
· Vxp − C

(
1 +

∆1p

C

)
· Vop

−C

(
1 +

∆2p

C

)
· VY − 2C ·

(
1 +

4∑
i=3

∆ip

3C

)
· Vrn (3.43)

Qhn = 4C ·

(
1 +

4∑
i=1

∆in

4C

)
· Vxn − C

(
1 +

∆1n

C

)
· Von

−C

(
1 +

∆2n

C

)
· VY − 2C ·

(
1 +

4∑
i=3

∆in

3C

)
· Vrp (3.44)

で与えられる．サンプル時の電荷はコード “000”と同じになるので，サンプル時と増幅動作時の電荷

保存則と式 (3.40)を考えると，式 (3.45)，(3.46)が得られる．

Vop = 4

(
1 +

4∑
i=1

∆ip

4C
− ∆1p

C

)
· (Vip − Vb + VxCM )−

(
1 +

∆2p

C
− ∆1p

C

)
VY

−2

(
1 +

4∑
i=3

∆ip

2C
− ∆1p

C

)
Vrn (3.45)

Von = 4

(
1 +

4∑
i=1

∆in

4C
− ∆1n

C

)
· (Vin − Vb + VxCM )−

(
1 +

∆2p

C
− ∆1p

C

)
VY

−2

(
1 +

4∑
i=3

∆in

2C
− ∆1n

C

)
Vrp (3.46)

式 (3.30)，(3.39)，(3.45)及び (3.46)より，コード “001”における VxCM は，

VxCM = Vb − ViCM + VCM +
1

4

(
1 +

∆2p +∆2n

2C

)
· (VY − VCM )

−
4∑

i=1

∆ip −∆in

16C
(Vip − Vin) +

∆1p −∆1n

16C
(Vop − Von)

−∆3p +∆4p −∆3n −∆4n

16C
(Vrp − Vrn) (3.47)

となり，VY に依存する．式 (3.30)，(3.45)，(3.46)，(3.47)を用い，式 (3.42)の導出と同様に 2次の

微小項を無視すると，コード “001”におけるMDAC回路の差動入出力特性は，式 (3.48)となる．

Vop − Von = 4

(
1− ∆1p +∆1n

2C

)
· (Vip − Vin)

+2

(
1− ∆1p +∆1n

2C
+

4∑
i=3

∆ip +∆in

4C

)
· (Vrp − Vrn)

+

(
4∑

i=1

∆ip −∆in

4C
− ∆2p −∆2n

C

)
· (VY − VCM ) (3.48)

式 (3.42)，(3.48)にコード “000”から “001”への遷移点である Vip − Vin = −5(Vrp − Vrn)/8を代入す
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る事で，式 (3.49)，(3.50)が得られる．

V1 =

(
1

2
− 3

4

∆1p +∆1n

C

)
· (Vrp − Vrn) (3.49)

V2 =

[
−1

2
− ∆1p +∆1n

4C
− ∆2p +∆2n

2C

+

(
4∑

i=1

∆ip −∆in

4C
− ∆2p −∆2n

C

)
· VY − VCM

Vrp − Vrn

]
· (Vrp − Vrn) (3.50)

コード “000”から “001”への遷移点における差分電圧 Vdrop は式 (3.49)，(3.50)より，式 (3.51)で

表される．隣り合うセグメント間のミスマッチをセグメント間ミスマッチ，セグメント内の差動間ミ

スマッチをセグメント内差動ミスマッチとすると，式 (3.51)の右辺第二項はセグメント間ミスマッチ

による影響を，第三項はセグメント内差動ミスマッチによる影響を表している．

Vdrop =

1− ∆1p +∆1n −∆2p −∆2n

2C︸ ︷︷ ︸
mismatch between segments

−

(
4∑

i=1

∆ip −∆in

4C
− ∆2p −∆2n

C

)
· VY − VCM

Vrp − Vrn︸ ︷︷ ︸
differential mismatch in a segment

 · (Vrp − Vrn) (3.51)

セグメント間ミスマッチのみを考えると，各キャパシタミスマッチはそれぞれ，

∆1p = ∆1n = ∆1, ∆2p = ∆2n = ∆2

∆3p = ∆3n = ∆3, ∆4p = ∆4n = ∆4

(3.52)

で表され，セグメント間ミスマッチの影響を受けた差分電圧 Vdrop|ds は，

Vdrop|ds =
(
1− ∆1 −∆2

C

)
· (Vrp − Vrn) (3.53)

で表される．各D/A変換セグメントの出力値が，(1+∆i/C −∆1/C)(Vrp −Vrn)，0，−(1+∆i/C −
∆1/C)(Vrp − Vrn)となり，理想値から誤差を含み，Vdrop|dsに影響を与える．これは，従来のキャパ
シタミスマッチを考慮した解析と一致する [1]．

セグメント内差動ミスマッチのみを考えると，各キャパシタはそれぞれ，

∆1p = −∆1n = ∆1, ∆2p = −∆2n = ∆2

∆3p = −∆3n = ∆3, ∆4p = −∆4n = ∆4

(3.54)

で表される．差分電圧 Vdrop|is は以下のように表される．

Vdrop|is =

[
1− 2×

(
4∑

i=1

∆i

4C
− ∆2

C

)
· VY − VCM

Vrp − Vrn

]
· (Vrp − Vrn) (3.55)

各セグメントのD/A変換出力は，(Vrp−Vrn)，(2∆i −(1/2)
∑4

k=1 ∆k)/C ·(VCM −VY )，−(Vrp−Vrn)

となり，D/A変換出力の中間値に誤差が生じる．この様に，セグメント内差動間ミスマッチによる影

響が無視できない．
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図 3.11: σ(Vdrop)一定下におけるキャパシタサイズ (C)と VY の関係

次に，式 (3.51)に示す全差動構成モデルに基づく差動間グラウンド電圧 VY と要求精度を満たすた

めに必要なキャパシタサイズとの関係について解析する．各キャパシタミスマッチ量∆ip/in/Cは標準

偏差が σ(∆/C)で，それぞれが独立にガウス分布に従う．独立な分散の和は，それぞれの 2乗和平方

根で求められるため，式 (3.51)より，Vdropの平均は Vrp −Vrnであり，標準偏差は次式で与えられる．

σ (Vdrop) =

√
3

2

(
VY − VCM

Vrp − Vrn

)2

+ 1 · σ
(
∆

C

)
· (Vrp − Vrn) (3.56)

また，σ(∆/C)はキャパシタサイズの平方根に反比例するため，

σ

(
∆

C

)
=

KC√
C

(3.57)

で表される．ここで，KC はプロセスによって決まる定数である．式 (3.56)，(3.57)より，σ(Vdrop)は，

σ (Vdrop) =
KC√
C

√
3

2

(
VY − VCM

Vrp − Vrn

)2

+ 1 · (Vrp − Vrn) (3.58)

で表される．式 (3.58)と要求される σ(Vdrop)から，必要なキャパシタサイズ C は，

C =

[
3

2
(VY − VCM )2 + (Vrp − Vrn)

2

]
·
[

KC

σ(Vdrop)

]2
(3.59)

で求められ，要求精度を満たすために必要なキャパシタサイズが差動間グラウンド電圧 VY に依存す

ることが分かる．キャパシタサイズ C と差動間グラウンド電圧 VY の関係を図 3.11に示す．横軸に差

動間グラウンド電圧 VY をとり，縦軸に VY = Vrpまたは VY = Vrnにおけるキャパシタサイズを 1と

して規格化したキャパシタサイズを示す．

式 (3.59)と図 3.11より，ミッシングコード及び非単調増加の発生確率を一定値以下にするために必

要なキャパシタサイズは，VY = VCM とする事で，VY = Vrp/rnとした場合に比べて約 30%小さくで

きることが分かる．これは，VY = VCM においてセグメント内差動ミスマッチによる Vdrop への影響

が無くなり，セグメント間キャパシタミスマッチによる影響のみになるためである．
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図 3.12: キャパシタサイズとコード欠けが起こる確率との関係

3.4 シミュレーション結果

初段 2.5ビット/ステージの 12ビットパイプライン A/D変換器をMATLAB上で設計し，キャパ

シタミスマッチに関するモンテカルロシミュレーションを行った．初段単位処理回路は，非理想要素

を含まない 2.5ビットのサブ A/D変換器と，キャパシタミスマッチ以外の利得誤差を誤差許容量の

50%としたMDAC回路で構成した．後段には理想的な伝達特性を持つ 2.5ビットの単位処理回路を 4

段と最終段として 1.5ビットのサブ A/D変換器を接続した．差動間グラウンド電圧は，VY = VCM，

VCM +0.75(Vrp−Vrn)/2，VCM +(Vrp−Vrn)/2の 3点についてシミュレーションを行った．シミュレー

ション結果を図 3.12に示す．各ポイントは 4000回のモンテカルロシミュレーションからミッシングコー

ド及び非単調増加が起こる確率を算出した結果を示している．横軸にキャパシタサイズを取り，縦軸は

ミッシングコード及び非単調増加が起こる確率を示している．VY = VCM と VY = VCM +(Vrp−Vrn)/2

において，ミッシングコードと非単調増加が起こる確率を 1%にするために必要なキャパシタサイズ

は，それぞれ 5.7·106 ·K2
CF，8.5·106 ·K2

CFとなり，VY = VCM の方が約 30%低減できることを確認

した．

3.5 むすび

MCS法を使用したパイプライン A/D変換器に用いるMDAC回路のセグメント内差動ミスマッチ

について解析を行った．A/D変換器の不連続点における誤差解析より，キャパシタミスマッチによる

パイプラインA/D変換器の非線形性が差動間グラウンド電圧 VY に依存することを明かにした．モン
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テカルロシミュレーションから，差動間グラウンド電圧 VY を差動参照電圧のコモンモード VCM とす

る事で，VY を差動参照電圧 (Vrp/rn)とした場合よりもキャパシタサイズが約 30%低減できる事を確

認した．以上の事から，MCS法を用いたパイプライン A/D変換器において，差動間グラウンド電圧

を適切な電位に設定することでMDAC回路の消費電力の約 30%削減が可能となる．
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第4章 可変利得増幅機能を有したパイプライ
ンA/D変換器の低消費電力化

4.1 はじめに

パイプラインA/D変換器 (ADC:Analog-to-Digital Converter)は通信機器や画像処理システム等の

10ビット以上の分解能を有し，サンプリングレートが数十MSpsを要求されるシステムでアナログ ·
フロント ·エンドとして広く用いられている．入力信号振幅が小さい場合でも A/D変換器の分解能を

有効に活用するため，前段に可変利得増幅器 (PGA:Programmable Gain Amplifier)を併用すること

が多い．しかし，A/D変換器のサンプリングキャパシタを駆動するため，PGA回路の消費電力は非常

に大きくなり，アナログ ·フロント ·エンドの消費電力増大を招いてしまう．パイプライン A/D変換

器や PGA回路の低消費電力化手法については，CFCS(Commutated Feedback-Capacitor Switching)

技術 [1]，MCS(Merged-Capacitor Switching)技術 [2]，アンプ共有技術 [3]，キャパシタ共有技術 [4]，

位相補償容量制御技術 [5] など，それぞれの回路のみに注目した消費電力低減方法は数多く提案され

ている．PGA回路と A/D変換器の組み合わせについての低消費電力化手法としては，下記の手法が

提案されている．アナログ領域での PGA回路を用いる代わりに，A/D変換器自体の分解能を大きく

し，ディジタル領域で可変利得増幅を行い，アナログ ·フロント ·エンドで用いる演算増幅器の数を
削減し低消費電力化を図っている [6]．しかし，入力信号振幅が十分大きく，PGA回路が低利得で動

作する場合において A/D変換器の分解能は過剰となり，電力効率が悪い．また，サイクリック A/D

変換器のキャパシタ間にスイッチを用いることで可変利得増幅を実現し，演算増幅器の数を削減する

方法も提案されている [7]．しかし，可変利得増幅動作と A/D変換動作を順次実行するため，スルー

プットが遅くなる．また，可変利得動作時に帰還率を制御する事により，各利得によって帯域と位相

余裕が変化してしまい，低利得時の電力効率が低下する [8]．

本章では，パイプラインA/D変換器の初段MDAC(Multiplying Digital-to-Analog Converter)回路

に可変利得増幅機能を持たせ，A/D変換と同時に可変利得増幅を実行することで，パイプラインA/D

変換器の高いスループットを維持したまま，PGA回路を不要にする方法を提案する．PGA回路を用

いないことにより，アナログ ·フロント ·エンドの低消費電力化を実現する．さらに，可変利得増幅機
能を持った初段MDAC回路で用いる演算増幅器の入力段および出力段相互コンダクタンスと位相補

償容量を利得に応じて制御する事で，低利得動作時の電力効率向上を図った．

本章の構成は以下の通りである．4.2節では，既存回路について考察し，その問題点について述べ

る．4.3節では，提案するパイプライン A/D変換器の構造を示し，その要素回路について説明する．

シミュレーション結果を 4.4節に記し，4.5節で本章のまとめを述べる．

71
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図 4.1: PGAと ADC

4.2 既存回路の構成

PGA回路とA/D変換器を接続した際の動作について，図 4.1を用いて説明する．PGA回路は入力

信号振幅が大きい場合には，利得が小さくなるように制御され，入力信号振幅が小さな場合には大き

な利得になるよう制御される．このような制御によって，A/D変換器は振幅の大きな入力信号を処理

する事ができ，その分解能を最大限活用することができる．

ここで，分解能がN ビットの A/D変換器について考察する．A/D変換器の処理できる入力信号振

幅の最大値 (入力フルスケール)を VFS とすると，A/D変換器の 1LSBは，

1LSB =
VFS

2N
(4.1)

で与えられる．PGA回路の利得を APGA とすると，1LSBの入力換算値は，

Input referred 1LSB =
VFS

APGA · 2N
(4.2)

となる．つまり，この PGA回路と A/D変換器を組み合わせる事によって，ダイナミックレンジが

(N + log2 APGA)ビットの A/D変換器と同等になると考えることができる．例えば，VFS/8程度の

入力信号振幅に対して，APGA を 8(=23)に制御すると，実質 (N+3)ビットの A/D変換器を用いた

場合と同等の結果が得られる．

このように，PGA回路を A/D変換器の前置回路として用いることで，容易に入力信号が小振幅時

の分解能を向上させることが可能であるが，A/D変換器の大きなサンプリングキャパシタを駆動する

ために，PGA回路の消費電力は大きくなる．

この問題を解決するために，前述の通り，アナログ領域での PGA回路を用いる代わりに，A/D変

換器自体の分解能を大きくし，ディジタル領域で可変利得増幅を行う方法が提案されている．一例とし

て，利得を 1，2，4，8倍に制御可能なPGA回路とN ビットのA/D変換器を用いる代わりに，(N+3)
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図 4.2: 可変利得増幅パイプライン A/D変換器ブロック図

ビットのA/D変換器を用意し，ディジタル領域で入力信号振幅に応じて信号増幅を行う．この方法で

は，入力信号振幅によらず常に高分解能なA/D変換を行うため，信号振幅が十分大きく，高い分解能

を必要としない場合において電力効率の低下を招く．

4.3 可変利得増幅機能を有するパイプラインA/D変換器の構成

提案する可変利得増幅機能を有するパイプライン A/D変換器のブロック図を図 4.2に示す．初段は

サブA/D変換器として 1.5ビットのフラッシュA/D変換器と入力利得が 6-24dB(6dB-step)の 1.5ビッ

トMDAC回路で構成される．一般的に，1.5ビットMDAC回路の入力利得は 6dBであるが，6-24dB

可変とすることで，パイプライン A/D変換器の入力利得が 0-18dB可変となる．高分解能なパイプラ

イン A/D変換器においては，各パイプラインステージはマルチビット/ステージ構成を用いることに

より，シングルビット構成よりもステージ数が削減され，低消費電力，小面積で実現できる [2]．しか

し，各単位処理回路の分解能を増加させると，内部のフラッシュA/D変換器で用いるコンパレータの

数が 2のべき乗で増加し、さらに要求される精度が高くなる．また，MDAC回路の帰還率が小さくな

る事で信号処理速度が制限される．これらのバランスを考慮して，各単位処理回路の分解能はおおよそ

3から 4ビットが妥当である [9]．本提案回路では，入力信号振幅が小さく，入力利得が 18dB(MDAC

利得が 24dB)の時に，初段が 4.5ビット構成と同等になる様にしている．ここで，通常の 4.5ビット

構成では，フラッシュA/D変換器で用いるコンパレータ数は 30個必要であるが，提案回路の初段単

位処理回路は，コンパレータ数が 2個であり，MDAC回路以外の電力消費が抑えられる．
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図 4.3: 初段MDAC回路の入出力伝達特性

表 4.1: 初段フラッシュA/D変換器のオフセット電圧

入力利得 [dB] 0 6 12 18

Vos,sys [V] 7/32 3/32 1/32 0

Vos,comp [mV] 31.25

総オフセット [mV] 250 125 62.5 31.25

オフセット補正範囲 [mV] 250 125 62.5 31.25

∗ 値は Vrp − Vrm = 1V とした場合

2，3段目は 3.5ビットフラッシュA/D変換器と利得 18dBを有する 3.5ビットMDAC回路で構成

される．最終段には 3.5ビットのフラッシュA/D変換器を用いることで，全体分解能が 11ビットで入

力利得が 0-18dB(6dB-step)のパイプライン A/D変換器を構成する．

各入力利得における初段MDAC回路の入出力伝達特性を図 4.3に示す．入力利得によらず，フラッ

シュA/D変換器のしきい値電圧は±(Vrp−Vrm)/32を用いた．入力利得に応じてフラッシュA/D変換

器のしきい値電圧を制御しないため，フラッシュA/D変換器内にフローティングスイッチがなく，シン

プルな構成を取ることができる．一般的に，最大入力信号振幅が±a(Vrp−Vrm)の 1.5ビット単位処理

回路では，フラッシュA/D変換器のしきい値電圧は±a(Vrp−Vrm)/4に設定する．ここで，aは任意の

定数である．フラッシュA/D変換器で用いるコンパレータの入力オフセット電圧を±a(Vrp − Vrm)/4

以下に抑えることで，ディジタル補正回路によってコンパレータ入力オフセット電圧の影響を補正す

ることができる．提案回路では，入力利得 18，12，6，0dBにおいて，最大入力信号振幅はそれぞれ

±(Vrp − Vrm)/8，±(Vrp − Vrm)/4，±(Vrp − Vrm)/2，±(Vrp − Vrm)である．全入力利得モードにお

いてフラッシュA/D 変換器のしきい値電圧を ±(Vrp − Vrm)/32 で共通にすると，12，6，0dB モー

ドにおいて，それぞれコンパレータ入力にシステマティックオフセット (Vos,sys)が (Vrp − Vrm)/32，

3(Vrp−Vrm)/32，7(Vrp−Vrm)/32だけ付加された場合と同等の伝達特性になる．表 4.1に示すように，

差動参照電圧差 (Vrp−Vrm)を 1Vとした場合，コンパレータのオフセット電圧 (Vos,comp)を 31.25mV

以下に抑えることで，入力利得によらずシステマティックオフセットとコンパレータオフセットはディ

ジタル補正回路で補正される [10]．
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表 4.2: 制御信号 (ctli)と入力利得の関係

入力利得 (dB) 0 6 12 18

ctl1 Low High High High

ctl2 Low Low High High

ctl3 Low Low Low High

∗ Low=0，High=1

4.3.1 MDAC回路

可変利得増幅機能を有したMDAC回路を図 4.4に示す．位相補償容量を有した 2段演算増幅器にス

イッチト ·キャパシタ回路で負帰還をかけた構成を用いた．各制御信号 ctli(i=1，2，3)を用いて，入

力信号をサンプルするキャパシタ数を制御し，可変利得を実現している．また，ctli は入力段相互コ

ンダクタンス，出力段相互コンダクタンスおよび位相補償容量の制御も行っている．

クロック φs及び φspが “High”の時に，サンプリングキャパシタで入力信号をサンプルする (サンプ

ル相)．φspが φsより若干先に “Low”になる事でボトムプレートサンプリングを行っている．ctli(i=1，

2，3)と φsの論理積の結果を用いて，利得制御用キャパシタのボトムプレートと入力信号間のスイッ

チを制御する事でサンプリングキャパシタの容量値を制御している．また，入力信号のサンプリング

に関わらないキャパシタについては，キャパシタ両端子間に接続されたスイッチをオンにして，1段目

増幅器の入力端子の負荷容量を低減している．φh が “High”になり，2段演算増幅器に負帰還がかか

り所望の利得を実現している (ホールド相)．ctliと φhも論理積をとっており，その結果で利得制御用

キャパシタのボトムプレートとコモンモード電圧 (VCM )間のスイッチを制御する．ctli(i =1，2，3)

と各利得の関係を表 4.2に示す．表で示した制御により，サンプリングキャパシタ Csは，次式で表さ

れる．

Cs =
(
2 + Σ3

i=12
ictli

)
Cu (4.3)

フィードバックキャパシタ Cf は利得モードによらず常に Cu なので，MDAC利得は，

MDAC利得 =
Cs

Cf
=
(
2 + Σ3

i=12
ictli

)
(4.4)

となり，6-24dB(6dB-step)が実現される．また，ホールド相における各キャパシタの接続先電位によっ

て，図 4.3に示した伝達関数を実現している．本設計回路では，キャパシタミスマッチによる影響を

低減するため CFCS技術 [1]を用いており，フラッシュA/D変換器の出力コードと D/A変換器を構

成するキャパシタの接続先電位の関係を表 4.3に示す．また，低消費電力設計のためMCS技術 [2]を

用いているが，第 3章の解析結果より，フラッシュA/D変換器の出力コードが “01”となる場合にお

いて，差動間グラウンド電圧を VCM とし，MDAC回路のセグメント内差動ミスマッチによる非線形

性への影響を低減している．

可変利得機能を有したスイッチトキャパシタ回路では，利得によっては帯域，位相余裕が過剰となり

電力効率が下がる．演算増幅器の入力段および出力段相互コンダクタンスと位相補償容量を利得に応じ

て適切に制御することで，低利得動作時の電力効率が向上する [11]．この手法を本設計回路のMDAC

回路に適用して，低い入力利得時の消費電力を削減している．

MDAC回路で用いる演算増幅器の入力段は，並列接続された増幅器の動作する数を制御信号 (ctli)

によって変更し，相互コンダクタンスを制御する．出力段では，ctli でバイアス電圧を変えて相互コ
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図 4.4: 可変利得を備えた初段MDAC回路
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表 4.3: フラッシュA/D変換器の出力コードとキャパシタ接続先電位

Flash ADC code C1p/m C2p/m

1 0 Vop/Vom Vrp/Vrm

0 1 VCM/VCM Vop/Vom

0 0 Vop/Vom Vrm/Vrp

表 4.4: MDAC回路の主要パラメータ

Input Gain[dB] 0 6 12 18

gm1 1/4 2/4 3/4 1

gm2 0.7 0.7 0.7 1

Cc 2 2 3/2 1

ンダクタンスを制御し，また，位相補償容量は並列接続数を ctli で制御する．入力利得に応じた入力

段相互コンダクタンス (gm1)，出力段相互コンダクタンス (gm2)，位相補償容量 (Cc)を表 4.4に示す．

各パラメータは入力利得 18dBモードにおける値を 1として規格化している．gm1 は並列接続された

増幅器の動作する数によって制御するため，入力段の消費電流 I1は gm1に比例する．gm2は出力段の

バイアス電圧 V ′
bn1，V ′

bp1 を変更する事で制御するため，出力段の消費電流 I2 は gm2 の 2乗に比例す

る．ここで，I1 と I2 の比を 1 : 2とすると，0dBモードでは 18dBモードに対して初段MDAC回路

の消費電流を 60%程度低減することができる．

4.3.2 フラッシュA/D変換器

図 4.5に初段単位処理回路のサブA/D変換器を構成するフラッシュA/D変換器の回路図を示す．フ

ラッシュA/D変換器には，マルチビット/ステージ構成のサブA/D変換器として広く用いられる，前

置増幅回路とラッチ回路を組み合わせた構成を用いた [12][13][14]．他の要素ブロックとして，フラッ

シュA/D変換器の閾値電圧を生成する抵抗ラダーと入力キャパシタC1で構成されている．前置増幅回

路はオフセット電圧をC1で相殺するために，サンプリング時にオンとなるスイッチ SW1pで auto-zero

を行っている．また，ラッチ回路のオフセット電圧は入力換算で考えると，(前置増幅回路の利得)−1

倍小さくなる．表 4.1で示した許容オフセット量に収まる様に設計する必要がある．

ここで，図 4.5(a)，4.5(b)の上側のコンパレータ回路を用いてフラッシュA/D変換器の動作を説明

する．まず，SW1及び SW1pをオン状態にする (サンプル相)．この時，前置増幅回路の正側，負側出

力端子電位を Vop,s，Vom,s とすると，C1 に充電される電荷は，

Qp,s = C1

(
Vom,s −

33Vrp + 31Vrm

64

)
(4.5)

Qm,s = C1

(
Vop,s −

31Vrp + 33Vrm

64

)
(4.6)

となる．また，前置増幅回路の利得をApa，オフセット電圧が正側と負側入力端子でそれぞれ+Vos,pamp1/2，

−Vos,pamp1/2 であると仮定すると，式 (4.7)が成り立つ．

Vop,s − Vom,s = ApaVos,pamp1 (4.7)
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(a) サンプリング時

(b) 増幅時

図 4.5: フラッシュA/D変換回路

SW1より先に SW1pを切断する事で，ボトムプレートサンプリングを実現し，電荷注入の影響が入力

信号に依存しないようにしている．次に，SW1を切断し，SW2を接続する事で，C1のボトムプレー

トは入力信号 Vip，Vim に接続される (増幅相)．C1 のトッププレート電圧を Vtp，Vtm とすると，C1

に蓄えられている電荷は，

Qp,h = C1 (Vtp − Vip) (4.8)

Qm,h = C1 (Vtm − Vim) (4.9)
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である．この時，SW1pが切断されているため，C1のトッププレートはハイインピーダンスノードにな

り，C1に蓄えられる電荷量はサンプル相，増幅相間で保存される．式 (4.5)，(4.6)，(4.8)，(4.9)より，

Vtp = Vip + Vom,s −
33Vrp + 31Vrm

64
(4.10)

Vtm = Vim + Vop,s −
31Vrp + 33Vrm

64
(4.11)

が得られる．Vtp，Vtm は前置増幅回路のオフセット電圧 (±Vos,pamp1/2)分シフトしてから利得 Apa

倍される．増幅相での前置増幅回路の差動出力電圧 (Vop,h − Vom,h)は，

Vop,h − Vom,h = −
[(

Vtp +
Vos,pamp1

2

)
−
(
Vtm − Vos,pamp1

2

)]
Apa

= −
[
Vip − Vim − (Vop,s − Vom,s)−

Vrp − Vrm

32
+ Vos,pamp1

]
Apa (4.12)

となる．ここで，式 (4.7)を用いると，式 (4.12)は次式で表される．

Vop,h − Vom,h = −
(
Vip − Vim − Vrp − Vrm

32
− 1

1 +Apa
Vos,pamp1

)
Apa (4.13)

前置増幅回路で増幅された差動信号は，ラッチ回路のオフセット分 (Vos,latch1)だけシフトし，判定

される．つまり，判定に用いられる差動信号 Vlatch,1 は，

Vlatch,1 = Vop,h − Vom,h + Vos,latch1

= −
(
Vip − Vim − Vrp − Vrm

32
− 1

1 +Apa
Vos,pamp1 −

1

Apa
Vos,latch1

)
Apa (4.14)

で与えられる．Vos,pamp1，Vos,latch1 の影響が要求される精度を満たすように Apa を考慮する必要が

ある．

図 4.5(a)，4.5(b)の下側のコンパレータ回路について同様に動作を考えると，判定に用いる差動信

号 Vlatch,2 は，

Vlatch,2 = −
(
Vip − Vim +

Vrp − Vrm

32
− 1

1 +Apa
Vos,pamp2 −

1

Apa
Vos,latch2

)
Apa (4.15)

となる．ここで，Vos,pamp2，Vos,latch2 は下側の前置増幅回路，ラッチ回路のオフセット電圧である．

式 (4.14)，(4.15)より，閾値電圧が ±(Vrp − Vrm)/32の 1.5ビットフラッシュA/D変換器が実現でき

る事が分かる．
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4.4 シミュレーション結果

可変入力利得幅 0-18dB(6dB-step)，分解能 11ビットのパイプラインA/D変換器を 0.18µm CMOS

プロセスの 3VトランジスタとMIM容量を用いて設計した．可変利得増幅機能を有する初段MDAC

回路の周波数特性，フラッシュA/D変換器の閾値電圧のばらつき，そして，パイプライン A/D変換

器全体の過渡応答特性に関するシミュレーション結果について述べる．ここで，全シミュレーション

において，動作電源電圧は 3.3Vとした．

4.4.1 初段MDAC回路の特性

可変利得増幅機能を有した初段MDAC回路で用いた，演算増幅器の開ループ周波数特性を図 4.6に

示す．図 4.6(a)より，各入力利得モード (0dBから 18dBまで 6dBステップでの制御)に応じて，入力

段相互コンダクタンス gm1と位相補償容量 CC を制御することにより，帯域の変動が抑えられている

ことが分かる．また，図 4.6(b)より，位相余裕が 60°以上確保されていることが確認できる．

各利得モードにおける開ループ DC利得と帯域および増幅器の有限 DC利得とセトリング特性によ

る利得誤差が許容可能な誤差量に占める割合を表 4.5に示す．利得誤差割合は次式を用いて算出した．

利得誤差割合 =

[
exp (−2π ·BW · ts) +

1

A0β

]
· 1

210
(4.16)

ここで，tsはセトリング時間を表しており，40MSps動作より 12.0nsecとしている．また，A/D変換

器全体の分解能は 11ビット，初段単位処理回路の分解能は 1.5ビットであるため，初段MDAC回路

に許容される利得誤差は残りステージの分解能である 10ビット精度となる．初段MDAC回路で用い

る D/A変換器の単位容量値は，キャパシタミスマッチに起因する利得誤差が許容誤差の 70%になる

よう設計している．セトリング誤差と有限 DC利得に起因する誤差の合計が，許容誤差の 30%以下と

なっており，十分に精度を満たしている事を確認した．初段MDAC回路の gm1 及び CC を適切に制

御する事で，利得誤差のヘッドルームが入力利得によって大きく変動していない事が分かる．

表 4.5: 各入力利得モードにおけるMDAC回路の誤差特性

Input Gain mode [dB] 0 6 12 18

DC-Gain (Aoβ) [dB] 90.6 85.9 81.1 75.7

帯域 [MHz] 111.3 116.9 133.0 137.0

利得誤差割合 0.26 0.20 0.14 0.20
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図 4.6: 初段MDAC回路で用いる演算増幅器の開ループ周波数特性
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図 4.7: コンパレータ回路のオフセット電圧

4.4.2 フラッシュA/D変換器のオフセット電圧

フラッシュA/D変換器で用いるコンパレータ回路のオフセット電圧についてモンテカルロシミュレー

ションを行った．図 4.7にコンパレータ回路のオフセット電圧について，素子ばらつきを加味した 100

回のモンテカルロシミュレーション結果を示す．表 4.1で示したように，コンパレータ回路に要求さ

れるオフセット電圧は 31.25mV以下が求められる．シミュレーション結果より，コンパレータ回路の

オフセット電圧のばらつきは 3σ で 14.2mVであったため，要求精度を十分満たしている事が確認で

きた．

4.4.3 可変利得増幅機能を有したパイプラインA/D変換器の全体特性

パイプライン A/D変換器の変換速度を 40MSps，入力信号周波数を 97.65625kHzとし，Spectreノ

イズシミュレーションを用いた過渡応答特性に対して 8192点の FFTを行った．

FFT結果から得たパワースペクトルを図 4.8に示す．出力信号振幅がフルスケール，及びその-6dB，-

12dB，-18dBとなる入力信号振幅における各入力利得モードにおいてシミュレーションを行った．出

力信号振幅がフルスケールになる条件においては，入力利得によらず 3次歪みが大きくなっているこ

とが確認できる．これは各単位処理回路で用いられるMDAC回路の増幅器の出力段が性能劣化する

ためである．また，同じ出力信号振幅においては入力利得が大きくなるに従い，フロア ·ノイズ ·レベ
ルが上昇している．これは，出力換算の kT/Cノイズが入力利得の 2乗根に比例して増加するためで

ある．

図 4.9に，各入力利得における差動入力信号振幅 (Ain)と SNDR(Signal to Noise plus Distortion

Ratio)の関係を示す．SNDRは前述のノイズシミュレーション結果に対する FFTから導出した．横軸

は入力信号振幅を最大値 (2.0Vpp)で規格化し，デシベル表記している．縦軸は各入力信号振幅におけ

る SNDR値を示している．入力信号振幅が-18dBFSにおいて，初段MDAC回路の利得を上げること

で，SNDRが約 6dBずつ改善していくことを確認した．また，入力信号振幅 0dBFS(2.0Vpp)，入力

利得 0dBにおいて最大で 66.1dB，入力信号振幅-18dBFS(250mVpp)，利得 18dBで 63.4dBとなり，
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信号振幅が小さいときでも高い SNDRが確認された．入力利得の増加にともない最大振幅での SNDR

が劣化するが，これは前述の通り，初段MDAC回路の kT/Cノイズが入力利得に比例して増加する

ためである．さらに，図 4.9からダイナミックレンジが 83dB程度となることを確認した．11ビット

(ENOB:Effective Number Of Bit=10.7ビット)のパイプラインA/D変換器に 0-18dB(6dBステップ)

の可変利得機能を付加することで 13.5ビット相当の精度が実現された．

各利得モードにおける変換動作時平均消費電流を図 4.10に示す．入力利得 18dB時において消費電

流は最大で 14.2mAとなった．0dB時に最も小さくなり 7.5mAとなり，18dB時と比較して 47%の消

費電力低減効果が確認された．

ここで，11ビットのパイプライン A/D変換器に 0dBから 18dBまで 6dB-stepで利得を制御でき

る PGA回路を前置増幅器として接続した場合との消費電力について比較する．提案する可変利得機

能付きパイプライン A/D変換器は入力利得 0dBで 11ビットパイプライン A/D変換器と同程度の性

能を示す．しかし，消費電力は 0dB動作において最適化されていないため冗長であると考え，11ビッ

トパイプライン A/D変換器の消費電力を 6mA程度と仮定する．前置増幅器の消費電力は，第 2章に

おいて提案した PGA回路の 0dBから 18dBまでの消費電力を目安とする．この PGA回路の 18dB動

作時の消費電力は 16mAであった事から，11ビットパイプライン A/D変換器と前置増幅器の消費電

力の最大値はおおよそ 22mAとなる．提案した可変利得機能付きパイプライン A/D変換器の消費電

流の最大値は 14.2mAであったため，35%程度の低消費電力化が期待される事が分かる．
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図 4.8: 各入力利得におけるパワースペクトル
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4.5 むすび

本章では，可変利得増幅機能を内蔵したパイプライン A/D変換器の低消費電力化について述べた．

初段単位処理回路で用いるMDAC回路のサンプリング容量数を制御し，0-18dB(6dB-step)の可変利

得機能を実現することで，アナログ ·フロント ·エンドにおいて使用する演算増幅器の数を削減するこ
とが可能となった．また，第 2章で提案した可変利得増幅器の低消費電力化に用いた，入出力段相互

コンダクタンスおよび位相補償容量を帰還率に応じて制御する手法を初段MDAC回路に適用し，低

入力利得動作時における消費電力の削減を行い，電力効率の向上を果たした．

0.18µm CMOSプロセスを用いて，11ビット，40MSps，利得 0-18dB(6dB-step)のパイプラインA/D

変換器を設計し，シミュレーションを行った．シミュレーション結果より，入力信号振幅が 2.0Vpp，

パイプライン A/D変換器の入力利得 0dBにおいて，SNDRが 66.1dB，入力信号振幅が 250mVpp，

入力利得が 18dBにおいて，SNDRが 63.4dBとなり，所望の可変利得増幅機能を実現している事を確

認した．また，入力利得が 18dBにおいて消費電流は 14.2mAで最大となり，0dBにおいて 7.5mAで

最小となった．入力利得が 0dBでの動作において，最大 47%の低消費電流効果を確認した．さらに，

PGA回路とパイプライン A/D変換器を別々に設計した場合と比べて，35%程度の低消費電力化が期

待される．
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第5章 結論

　本論文ではアナログ ·フロント ·エンド集積回路を構成する可変利得増幅器 (PGA:Programmable

Gain Amplifier)及びパイプライン A/D変換器を低消費電力化するための手法を提案し，その有効性

を確認した．

第 1章では本研究の背景と目的について述べた．

第 2章では，スイッチト ·キャパシタ型可変利得増幅器の低消費電力化について述べた．可変利得
増幅器の利得に応じて線形的に入力段相互コンダクタンスと位相補償容量を制御することで，低ノ

イズ性能と小面積を両立した．さらに，出力段相互コンダクタンスも制御することで，低利得動作時

における消費電力を削減し，高い電力効率を実現した．0.25µm CMOSプロセスを用い，可変利得幅

0-30dB(6dB-step)，動作速度が 40MSpsの可変利得増幅器を設計した．シミュレーション結果より，利

得 30dBでの消費電流が 28.85mA，利得 0dBでの消費電流が 11.0mAとなった．また，出力換算ノイ

ズは利得 30dBにおいて 2.2mVrms，0dBにおいて 133.6µVrmsであった．入力段相互コンダクタンス

制御のみを用いた従来の可変利得増幅器と比べて，消費電流が最大で 40%，0dBにおける出力換算ノ

イズは 52%低減された．また，位相補償容量制御のみを用いた可変利得増幅器と比べて，消費電流は

最大で 60%，必要な位相補償容量面積は 60%低減された．

第 3章では，パイプラインA/D変換器の要素回路技術に関する考察と，低消費電力設計に有効な新

しいキャパシタミスマッチモデルの提案を行った．マージド ·キャパシタ ·スイッチング法を使用した
パイプラインA/D変換器に用いるMDAC回路のセグメント内差動ミスマッチを含めた解析を行った．

A/D変換器の不連続点における誤差解析より，キャパシタミスマッチによるパイプライン A/D変換

器の非線形性が差動間グラウンド電圧に依存することを明かにした．モンテカルロシミュレーション

から，差動間グラウンド電圧を差動参照電圧のコモンモードとする事で，差動間グラウンド電圧を差

動参照電圧とした場合よりもキャパシタサイズが約 30%低減できる事を確認した．MDACを構成す

るキャパシタはパイプライン A/D変換器の消費電力の大半を占める演算増幅器の負荷容量となるた

め，消費電力も，おおよそ 30%程度低減できると考えられる．また，初段MDAC回路のキャパシタ

は，前置回路の負荷容量となるので，前置回路の低消費電力化にも繋がる．

第 4章では，可変利得機能を内蔵したパイプラインA/D変換器の低消費電力化について述べた．初

段単位処理回路で用いるMDAC回路に可変利得機能 6-24dB(6dB-step)を付加し，パイプラインA/D

変換器に 0-18dBの可変利得機能を実現することで，アナログ ·フロント ·エンドにおいて使用する演
算増幅器の数を削減する事が可能となる．また，第 2章で提案した可変利得増幅器の低消費電力化に用

いた，入出力段相互コンダクタンスおよび位相補償容量を帰還率に応じて制御する手法を初段MDAC

回路に適用することで，低入力利得動作時における消費電力を削減し，電力効率の向上を果たした．

0.18µm CMOSプロセスを用いて，11ビット，40MSps，利得 0-18dB(6dB-step)のパイプラインA/D

変換器を設計した．シミュレーション結果から，入力信号振幅が 2.0Vpp，パイプライン A/D変換器

の入力利得 0dBにおいて，SNDRが 66.1dB，入力信号振幅が 250mVpp，入力利得が 18dBにおいて，

SNDRが 63.4dBとなり，所望の可変利得増幅機能を実現している事を確認した．入力利得が 18dBに

89
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おいて消費電流は 14.2mAで最大となり，0dBにおいて 7.5mAで最小となった．低入力利得動作時

に，最大 47%の低消費電力化を実現した．また，11ビットのパイプライン A/D変換器に制御利得幅

が 0dBから 18dBまで (6dB-step)の PGA回路を前置増幅器として接続した場合との消費電力につい

て比較し，おおよそ 35%程度の低消費電力化が期待できる事が分かった．

本研究のまとめを以下に述べる．本研究では，アナログ ·フロント ·エンド集積回路を構成する可変
利得増幅回路とパイプラインA/D変換器の低消費電力化について研究を行った．可変利得増幅回路で

は，利得に応じて回路内部パラメータを適切に制御する事で，小面積と低ノイズを両立し，さらに消

費電力を低減する方法を提案した．パイプライン A/D変換器においては，マージド ·キャパシタ ·ス
イッチング法を用いたMDAC回路において，詳細な解析を行い，低消費電力設計に有効なキャパシタ

ミスマッチに関するモデルを提案した．また，パイプラインA/D変換器に可変利得増幅機能を取りこ

む事で，アナログ ·フロント ·エンドで要する演算増幅器を減らし，低消費電力化を図った．更に，可
変利得増幅機能を有するパイプライン A/D変換器の内部パラメータを利得に応じて適切に制御する

事で電力効率を高める事に成功した．本論文で提案した手法を用いる事で，プロセス微細化による低

消費電力化が困難なアナログ回路において，定常電流量の低減による低消費電力化を図ることができ

る．今後は，アナログ ·フロント ·エンドを構成する他のアナログ回路までを含めた低消費電力化や，
ディジタル回路技術をさらに組み込んだA/D変換器の低消費電力化が課題である．半導体市場の拡大

と共に，今後も低消費電力動作での高性能化，高機能化の要求は高まっていくと考えられる．本研究

が，その要求に応える一助となる事を願い，本論文のまとめとする．



付 録A 負帰還増幅回路の帰還率とアンプ構成

負帰還増幅回路の構成として，1段増幅器を用いる場合と，2段増幅器を用いる場合について考察す

る．図 A.1に各構成の負帰還増幅回路を示す．gm11，ro11は 1段増幅器の相互コンダクタンスと出力

抵抗を表している．gm12，ro12，gm22，ro22 はそれぞれ，2段増幅器を構成する入力段の相互コンダ

クタンスと出力抵抗，出力段の相互コンダクタンスと出力抵抗である．また，Cpは出力段の入力ノー

ドに対する寄生容量を，Cc は位相補償容量を表している．

負帰還増幅回路を 1段増幅器で構成した場合の帯域 ωc1 は，

ωc1 = βF
gm11

CL
(A.1)

で表される．また，2段増幅器を用いた場合の帯域 ωc2 と位相余裕 φm2 は，

ωc2 = ω22

√1

4
+

(
Ao2βFω12

ω22

)2

− 1

2

 1
2

(A.2)

φm2 = tan−1

√1

4
+

(
Ao2βFω12

ω22

)2

− 1

2

− 1
2

(A.3)

Ao2βFω12 = βF
gm12

Cc
(A.4)

ω22 =
gm22

CL + Cp +
CLCp

Cc

(A.5)

で与えられる [1]．ここで，ω12，ω22はそれぞれ 2段増幅器の一次極と二次極である．また，Ao2は 2

段増幅器の DC利得を示している．一般的に，負帰還増幅回路の収束速度と安定性を考慮して，位相

余裕は 60◦ 程度である事が望ましいと言われている [2]．φm2 を 60◦ とした場合，式 (A.3)より，

ω22

Ao2βFω12
≈ 1.5 (A.6)

が得られる．式 (A.2)，(A.6)より，ωc2 は，

ωc2 = 0.87Ao2βFω12 (A.7)

と表し直すことができる．

1段増幅器，2段増幅器どちらを用いた場合においても設計目標となる帯域は同じであるので，

ωc1 = ωc2 = ωc (A.8)
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図 A.1: 負帰還増幅回路の構成

として考えると，必要な相互コンダクタンスは，

gm11 =
CL

βF
ωc (A.9)

gm12 = 0.87
Cc

βF
ωc (A.10)

gm22 = 1.5× 0.87

(
CL + Cp +

CLCp

Cc

)
ωc

≈ 1.5× 0.87× CLωc (∵ CL >> Cp, Cc >> Cp) (A.11)

で与えられる．増幅器に用いるトランジスタのゲート長を固定として考えると，2.5.1項で示した式

(2.45)，(2.46)より，ゲート幅を変更して電流を調節する場合には電流は相互コンダクタンスに比例

し，バイアス電圧を変更して電流量を調節する場合では相互コンダクタンスの 2乗に比例する．つま

り，それぞれの増幅器の相互コンダクタンスの和が消費電流に直結する．式 (A.9)，(A.10)，(A.11)よ

り，Cc と CL の間に，

Cc ≤
(

1

0.87
− 1.5 · βF

)
CL (A.12)

が成り立つ場合には，1段増幅器を用いるよりも 2段増幅器を用いた方が消費電流を低減できる事が

分かる．帰還率が 1の場合には式 (A.12)が成り立たず 1段増幅器を用いた方が良い．帰還率が 1/2で

Cc が CL の 0.4倍以下では不等式が成り立ち，更に帰還率が低下すると Cc が CL と同程度の大きさ

になっても 2段増幅器を用いた方が低消費電流な設計ができる．

次に，2段増幅器の Ccと CLの関係について考える．上述したように，2段増幅器の消費電流は相

互コンダクタンスの和で決定すると考えることができる．式 (A.10)より，入力段増幅器の消費電流は

Ccが大きくなると増大する．一方，式 (A.11)で近似を用いる前の gm22を用いて考えると，出力段増

幅器の消費意電流は Ccが大きくなると減少する．つまり，2段増幅器の消費電流は，ある Cc のサイ
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表 A.1: 式 (A.12)を満たす条件
PPPPPPPPPβF

Cp/CL
0.5 0.1 0.05 0.01

1 × × × ×

1/2 × ○ ○ ○

1/4 ○ ○ ○ ○

1/8 ○ ○ ○ ○

ズにおいて最小値を持つ事が分かる．gm12 と gm22 の和は，

gm12 + gm22 =

[
Cc

βF
+ 1.5 ·

(
CL + Cp +

CLCp

Cc

)]
· 0.87 · ωc (A.13)

で与えられる．式 (A.13)の Ccに対する一回微分方程式の解が 2段増幅器の消費電流を最小にする Cc

となる．

d

dCc
(gm12 + gm22) =

(
1

βF
− 1.5 · CL · Cp

C2
c

)
· 0.87 · ωc = 0 (A.14)

より，位相補償容量 Cc が，

Cc =

√
1.5 · βF · Cp

CL
· CL (A.15)

において，2段増幅器の消費電流はもっとも小さくなる．Cp と CL の比が 1:2，1:10，1:50，1:100の

場合に，どの帰還率において式 (A.12)が成り立つかを表 A.1に示す．寄生容量 Cpが負荷容量 CLの

10%ある場合においても，βF が 1/2以下において不等式 (A.12)を満たす事が分かる．以上より，帰

還率が 1/2以下の負帰還増幅回路は 2段増幅器で構成した方が 1段増幅器を用いるよりも低消費電流

な設計が可能である．
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