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サブスレッショルド CMOS LSIのためのナノワット DA変換器 
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 あらまし   スマートセンサ LSI への適用を目的として, 消費電力の小さい DA 変換器の構成法を提案する. 
  この DA 変換器はリングオシレータと分周回路, 平滑回路および電流スイッチ回路からなる. リングオシレータ 
 の発振出力を多段のT-F/Fで分周し, そのT-F/F各段の出力をディジタル入力に応じて足し合わせてアナログ出力 
 をつくる. 回路内のMOSFETをサブスレッショルド動作として電力低減を図る. この DA変換器の回路を設計し, 
 SPICEシミュレーション上で動作を確認した. 電源電圧 1.5 V の 8-bit DA変換器の場合, 消費電力は 540 nWであ 
 った. 
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 Abstract  An ultra-low power digital-to-analog (DA) converter based on the technique of pulse-width-modulated DA  

 conversion was proposed. The circuit consists of a ring oscillator, a digital divider, a low-pass filter, and a current switch,  

 which are operated in the subthreshold region of MOSFETs. The digital divider combined with the ring oscillator produces a  

 voltage pulse whose width is proportional to the digital input. The current switch accepts the voltage pulse and sends a  

 current pulse to the low-pass filter. The filter smooths the pulse and produces an output voltage that is proportional to the  

 mean value of the pulse current. As a result, the circuit performs digital-to-analog conversion. The SPICE simulation with  

 0.35-um CMOS parameters showed that a power dissipation of our circuit was 540 nW for 8-bit DA conversion and a1.5-V  

 power supply. Our circuit would be suitable for use in subthreshold-operated, smart sensor LSIs. 
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1.  まえがき  
ユビキタス社会の基盤技術の一つとして , 機能的な

センサネットワークの構築が期待されている . センサ
ネットワークとは , 多数のセンサ端末を用いて対象の
構造物や地域の物理状況・環境情報を総合的に採取す

るシステムである . このようなセンサネットワークの
端末（スマートセンサ LSI）は，小型電池を電源とす
るか , あるいは周囲の自然環境からエネルギーを取得
するか , いずれにしても限られた電力消費（数μW 以

下）[1] のもとで長時間動作しなければならない . した
がって , センサネットワーク用のスマートセンサ LSI
には極低電力性が要求される . 

LSI を 低 電 力 化 す る 一 つ の 方 法 は , 回 路 内 の

MOSFETをサブスレッショルド領域で動作させること
である [2][3]. サブスレッショルド動作では MOSFET
電流が 0.1-10 nA レベルと小さい . 回路の動作は遅く
なるが , 電力節減が重要なセンサ LSI 応用には適して
いる場合が多い . そのためセンサ LSI 用のサブスレッ
ショルド回路要素がいろいろと開発されている（例え

ば [4-7]など） .  
ここでは , スマートセンサ LSI に使う回路要素の一

つとして , 消費電力の小さい DA 変換器の構成法を提
案する . 動作速度よりも電力低減を第一に考え , かつ
抵抗列や容量列 [8]を使わずに変換精度を確保するた
めに , 時間軸上の操作で DA 変換を行う方法を考えた . 
すなわち , まずリングオシレータを用意し , その発振



 
  
 

 

 
図１ DA 変換器の原理  

 
 
 
出力を多段の T-F/Fで分周する . 次に T-F/F各段の出力
をディジタル入力に応じて足し合わせてアナログ出力

をつくる . 回路内の MOSFETをサブスレッショルド動
作として電力低減を図った . この DA 変換器の回路を
設計し , シミュレーション上で動作を確認した . 電源
電圧  1.5 V の 8-bit DA 変換器の場合 , 消費電力は 540 
nW, 変換時間は 30 ms であった . その内容を以下に述
べる . はじめに DA 変換の原理を述べ、その後に具体
的な回路構成を説明する .  

 
 

2. DA 変換器の動作原理  
2.1 時間軸上の操作による DA 変換  
ここで提案する DA 変換器の原理を説明する . いま図
1のように一定の大きさの基準電流 Irefを用意し , スイ          
ッチ Sw を通してその電流を負荷抵抗 R に流す . その
電流によって節点 P に電圧が現れる . いまスイッチを
周期 T ごとに幅 t でオンにすると , 節点 P には図の実
線で示すパルス電圧が発生する . この電圧をパルス周
期より十分に大きい時定数のローパスフィルタで平均

化（平滑）する . そうすると図の点線のような一定の
出力 Voutが生成される .  
いまスイッチングパルスのデューティ比を D(=t/T)

とおくと , Voutは次のように表される . 

 

€ 

Vout = RIref × D                                (1) 

出力 Voutはスイッチングパルスのデューティ比 D に比
例し , パルスの周波数にはよらない . デューティ比 D
は分周器を用いて正確に決めることができるので , 精
度の高い平均出力 Vout  の生成が期待できる . なお , 以
上のことを利用して  100 pA レベルの微小電流を簡単
に精度よく生成することができる [9]. 
 次に , DA 変換の二進ディジタル入力に応じて , スイ
ッチパルスのデューティ比を重み付け変化させる . す
なわち n ビットのディジタル入力を bn-1bn-2......b1b0  
(LSB = bn-1, MSB = b0) として , 式 (1)を  

 

図２ スイッチングパルスの重み付け制御  
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Vout = RIref × (2
n−1bn−1 + 2n−2bn−2 +  

€ 

....+ 21b1 + 20b0)D0      ( 2 ) 

と書き換える . D0 は最小ビットのパルス幅である . こ
の操作によって Voutを出力とする DA 変換が実現され
る . スイッチングパルスのデューティ比を制御する方
法は次節で説明する .  
 

2.2 スイッチングパルスの生成  
式 (2)右辺の重み付けパルス幅 {(2n-1 bn-1 +2n-2 bn-2 + .... 

+21 b1 +20  b0) D0} は次のように実現する . 例として 4
ビット入力の場合を述べる . まず発振器を用意し , そ
の出力を図 2上のように四つの T-フリップフロップで
分周する . 各フリップフロップの出力 Q0-Q3 を図 2 下  
に示す . Q3 の周期が DA 変換ステップの周期である . 
その一周期ごとに , Q0-Q3 の灰色部で示す A0-A3 の部
分を選択的に抽出して電流スイッチをオンにする . 
A0-A3 の部分を選択する論理式は次のように表され
る . 
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A0 =Q0Q1Q2Q3                (3) 

 

€ 

A1 =Q1Q2Q3                 (4) 

 

€ 

A2 =Q2Q3                   (5 ) 

 

€ 

A3 =Q3                       (6) 

次に , 4 ビット入力を b3b2b1b0として , 式 (3)-式 (6)を次
のように書き換える . 
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A0 =Q0Q1Q2Q3 b0              (7) 

 

€ 

A1 =Q1Q2Q3 b1                     (8) 
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A2 =Q2Q3 b2               ( 9 ) 

 

€ 

A3 =Q3 b3                (10) 
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図３ DA 変換器の回路構成  

 

 

なおパルス A0-A3が０となる部分は時間軸上で重なる
ことはない . 最後にこれらの NOR 論理 A をとる .  

 

€ 

A = A3+ A2 + A1+ A0              (11) 

この A で図１のように電流スイッチを駆動すると , デ
ィジタル入力で重み付けされた電流パルス幅が得られ

る（式 (1)で  ‘D  = A の反転 ’ とする） . たとえば入力
b3b2b1b0 = 0001 のときは A0 のみ , 入力  = 0011 のとき
は A0と A1の連続パルスが電流スイッチをオンにする .
入力=1010 のときは初めに A1, 続いて A3 が電流スイ
ッチをオンにする .  スイッチされた電流パルスによる
電圧を平滑することでアナログ出力 Vou t が得られる . 

 

3. 回路の構成  
 以上の動作を実現するための回路構成を図３に示す . 
回路は  (i)基準電流源 , (ii)電流スイッチ , (iii) スイッチ
ングパルス生成回路 , および  (ⅳ )平滑回路からなる .  
各部の動作を以下に説明する . 

 
3.1 基準電流源  
 基準電流（図１の Iref  に相当）は抵抗 R0で設定する .
回路全体を低電力動作させるために R0は 1-10MΩと大
きくとる . この程度であれば高抵抗用ポリシリコンを
用いてオンチップ搭載できる . しかし外付けとして回
路電流を調節できるようにしてもよい . 生成した電流
Iref を電流ミラーM2 で電流スイッチに移す . なお , 後
述のリングオシレータやパルス生成回路の電流を制限

するためのバイアス電圧が必要であり , それを M3 で
生成する . 
 

 
         (a) 4 ビット入力  

 

 

         (b) 8 ビット入力  

     図４ スイッチングパルス生成回路  
 

3.2 電流スイッチ  
 電流ミラーM2 で移した電流を  M4 でスイッチする . 
M4 のゲートは後述のスイッチングパルス生成回路の
出力（式 (11)の A に相当）で駆動する . スイッチした
電流を負荷抵抗 R1に流すと , ノード Pにはパルス電圧
（図１の実線波形に相当）が発生する .  
  
3.3 スイッチングパルス生成回路  
 スイッチングパルスは図 4 の回路で生成する . リン
グオシレータを発振させ , その出力を T-フリップフロ
ップ列で分周する（図 4(a)は 4 ビット , 図 4(b)は 8 ビ
ットの場合） . 各フリップフロップの出力 Q0-Q7 とビ
ット入力 b7-b0 をもとに , 式 (7)-式 (10)に示した方法で
スイッチングパルスを生成する .  
 

3.4 平滑回路  
 電流スイッチの負荷抵抗に現れたパルス電圧を平滑

してアナログ出力 Vout とする . ここではとりあえず抵
抗 R2 と容量 C による簡単なローパスフィルタを用い  
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      (a) MSB ビットの切り替わり付近  
 

 

 (b) 定常状態での出力リップル  (図 (a)右端の⇒で   
   示した部分の拡大 ) 

  図５ ディジタル入力に対するアナログ出力  
 

 
ローパスフィルタの時定数 CR2 は DA 変換ステップ周
期（図 4(a)では Q3 の周期 , 図 4(b)では Q7 の周期）よ
り十分に大きく設定する必要がある . この時定数が
DA 変換時間（入力変化に対して出力が変化して落ち

着く時間）を定める . 時定数が小さいと変換時間は短
くなるが , 出力の平滑が不十分になりリップルが発生
して精度が下がる . 時定数を大きくとればその問題は
ないが , 変換速度は遅くなり , かつ大きい時定数には
高抵抗と大容量が必要なのでオンチップ化が難しくな

る . したがって精度と速度の間にトレイドオフが必要
となる .  

 

4. 回路の動作（シミュレーション）  
 

4.1 回路パラメータ  
全体の回路を設計し , シミュレーション上で動作を確
認した . 8 ビット  DA 変換器のシミュレーション条件
は次のとおりである（最大出力 500 mV, LSBを 1.95 mV
として設計）：  

(i) 0.35 µm CMOS デバイスモデルを使用  
(ii) 電源電圧  = 1.5 V（マンガン電池か酸化銀電池）  
(iii) 基準電流源と電流スイッチ  

 
    (a) 入力 0111 での電流スイッチング  

 

 
  (b) 入力 0111→1000 のときのスイッチング信号  

図６ 入力ビットが切り替わる時のスイッチング信号  
 
 
・  MOSFET のアスペクト値（W/L）は   
   M1, M2, M3は 10 µm / 1 µm M4は  2 µm / 0.35 µm 
・  抵抗は  R0 = 5 MΩ    R1 = 5 MΩ  
 （電流 Irefの値は 100 nA）      

 (iv) スイッチングパルス生成回路  
・  リングオシレータはインバータ 5 段  
・  T-フリップフロップは 8 段（分周比=256）  
・  MOSFET のアスペクト値（W/L）は  2µm / 1 µm 
・  リングオシレータとすべての論理回路には電流制
限型のインバータと論理ゲートを使用  

(v) 平滑回路  
・R2 = 10 MΩ , C  = 100 pF 
なお高抵抗用ポリシリコン 1kΩ /□を使うと 10 MΩは
およそ 300μm 角の面積になる。  
 

4.2 動作特性と誤差  
以上のパラメータを用いて DA 変換器の動作をシミ

ュレーションした . すべての入力において定常状態の
アナログ出力誤差は LSB/2 以下に収まった . なおリン
グオシレータや分周器などを含む回路全体の消費電力

は室温で 540 nW であった . 以下にシミュレーション
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        (a) 00111111→01000000 

 

        (b) 00011111→00100000 

 
 
 
特性を幾つか示す .  
この DA 変換器では ,  入力が切り替わって上位ビッ  
トが 1 となるときアナログ出力に過渡的な誤差が発生  
する（たとえば入力  = 00111111→01000000 のとき）。
例として , MSB ビットが変化するとき（ 01111111→
10000000）のアナログ出力の変化を図 5(a)に示す . 時
間 30 ms ごとにディジタル入力を増加させた . MSB ビ
ットの変化により , 過渡的に LSB 以上の誤差が発生
した . この過渡誤差は時間が経過して出力が定常状態
になると消失する . なお定常状態での出力リップル幅
は 0.1 mV と十分に小さい値であった (図 5(b)).  
ビット切り替わり時の過渡誤差は次のようにして

発生する . いま簡単のため 4 ビット入力の場合を例に
とり , 入力 0111→1000 の切り替わりを考える（図６）. 
もし入力が 0111 で変わらないとすれば , スイッチン
グパルスの出力は図６ (a)の一番下のようにフリップ
フロップの出力 Q0-Q3 の灰色部分の合計となる . 次に , 
図に示す A のタイミングで入力が 0111 から 1000 に切  

 
        (c) 00001111→00010000 

 

        (d) 00000111→00001000 

 
 
 
り替わったとする . このとき , スイッチングパルスの
生成状態は図６ (b)のように変わる . すなわち , 入力の
変化により , 0111と 1000に対応するそれぞれのスイッ  
チングパルスの間に 0001 相当の誤った信号が生じる  
(出力の矢印部分 ) . この誤ったスイッチング信号のた
め , 出力には先の図５のように過渡的な誤差が発生す
る . このような過渡誤差が生じる様子を幾つか図７
(a)-(d)に示す .最大の過渡誤差は MSB ビットの切り替
わりで発生した（先の図５） .  
      

5. まとめ  
スマートセンサ LSI に使う回路要素の一つとして , 

消費電力の小さい DA 変換器を提案した . この回路で
は , リングオシレータの発振出力を多段の T-F/F で分
周し , その T-F/F 各段の出力をディジタル入力に応じ
て足し合わせてアナログ出力をつくる . この DA 変換
器の回路を設計し , シミュレーション上で動作を確認
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図７ 入力の切り替え付近の入出力特性  



 
  
 

 

した . 回路内の MOSFETをサブスレッショルド動作と
して電力低減を図った . 電源電圧  1.5 V の 8-bit DA 変
換器で消費電力は 540 nW, 変換時間は 30 ms となっ
た . この DA 変換器を用いた逐次比較型のサブスレッ
ショルド AD 変換器を現在設計中である . なお , 出力
の平滑回路には高抵抗と大容量を必要とするので , そ
れを避けるため極低速のサブスレッショルド演算増幅

器で平滑を行う方法を検討している .  
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