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1

第1章 序論

1.1 研究背景

過去の人物や出来事に関する様子を知ろうとする際，写真は非常に重要な情報源である．

当時の様子を鮮明に記録でき，かつ詳細に知ることができるため，写真を撮影するための

カメラは，発明されてからこれまでに様々な技術によって発展してきた．その中でも特に，

「フィルムからディジタルへ」という技術変遷は，これまでの写真のあり方を大きく変える

ものであった．また，近年の情報化社会に伴い広帯域通信分野が急速に発展している．そ

のため，比較的大きなデータ量を簡単に扱うことが可能となり，負担の大きかった写真や

画像情報も頻繁にやりとりされるようになった．これらの組み合わせにより，画像情報の

取得機器は，ディジタルカメラが大きな地位を占め，現在，ほとんどの携帯電話にその機

能が搭載されている．ディジタルカメラは放送用途 [1] や携帯用カメラだけではなく，医

療応用 [2, 3] や車載応用 [4, 5] など様々な用途向けに開発が進んでいる．

このようなディジタルカメラの心臓部はイメージセンサである．イメージセンサとは光

学像の情報を電気的画像信号へと変換する撮像素子である．画素をアレイ状に配置するこ

とで構成され，レンズを通過した光が各画素ごとに電気信号へと変換される．イメージセ

ンサが一般消費者向けに大量出荷されるようになって以降，イメージセンサの開発トレン

ドは多画素化による高解像度化であった．微細化の進歩とともに，この傾向は急速に加速

され，現在では 1000万を超える画素数を持ったイメージセンサが携帯用カメラに搭載さ

れている [6]．このように，画素集積化に関する強い傾向があることから，必然的に高速

読み出しの手法も盛んに研究されてきた [7, 8]．イメージセンサの基本動作は光電変換お

よび信号の読出し（走査）である．アレイ状構造において画素数が増えた場合，以前と同

じフレームレートで読み出しを行うためには，読み出し動作を高速化する必要がある．

CMOS（Complentary Metal-Oxide-Semiconductor）イメージセンサは，通常のCMOS

プロセスを用いることで，周辺回路も同時に集積することが可能であるため，アナログ-

ディジタル（Analog to Digital, A/D）変換器を読み出し回路として搭載する手法が主流

となっている．A/D変換器は電気信号をディジタル値のデータへと変換することでノイズ
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の混入を防ぎながら，高速かつ高分解能な読出しを可能としている．また，周辺回路とし

て，様々な画像処理機能を盛り込むことが可能である．画質に関しては，開発当初は素子

のバラツキや熱雑音などによる固定パターンノイズが課題であったが，埋め込みフォトダ

イオードや 4トランジスタ型画素，相関 2重サンプリング（Correlated Double Sampling,

CDS），裏面照射技術等のノイズ除去手法が提案され [9–11] ，CCD（Charge Coupled

Device）イメージセンサと比較しても遜色のないレベルに近づいてきた．

近年では，チップ上のイメージセンサ面積をより大きくする手法として，イメージセン

サとその周辺回路を 1枚のチップ上に集積するのではなく，複数枚のチップを用意し，3次

元積層することで大面積化を実現する技術が報告されている [12,13]．センサ層と，画像処

理を行う周辺回路層を別チップとして製造し，積層することで，面積を大きく使えるだけ

でなく，各回路層を最適な製造プロセスで設計できるという利点もあるため，コンピュー

テショナルイメージングのような，高速度の信号伝送と高度な画像処理とを組み合わせ

た，高機能イメージセンサが期待される．3次元積層においては，積層間配線（Through

Silicon Vias, TSV）が用いられることが一般的である [14]が，製造コストや電力効率に

優れた，近接チップ間無線通信（Through Chip Interfaces, TCI）を用いた技術 [15]も期

待される（図 1.1）．

CIS Pixel Array 

(Upper chip) 

Image Processing  

(Lower chip) 

ThruChip Interface (TCI) 

Coil 

Single  

TCI  

domain 

Imager 

Processor 

Upper Chip 

Lower Chip 

TCI Tx 

TCI Rx 

図 1.1: TCIを用いた積層イメージセンサの概念図

また，イメージセンサは「視えるものを記録する」だけでなく，「人に視えないものを視

る」ことを実現するための技術も報告されている [16]．紫外光や赤外光といった，可視光

以外の波長を光電変換する素子をアレイ状に配置することで，撮像が可能である．同様に，

光と電波の境界に当たるテラヘルツ帯 [17] を受信するアンテナをCMOSプロセスで作成，

アレイ状に配置することで撮像を行う，テラヘルツイメージング [18] も注目される．さら
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に，物質の成分を解析する技術である質量分析に，空間分布情報を加えることでその分析

結果を可視化する，イメージング質量分析においても，SOI（Silicon on Insulator）プロ

セスを用いた画素が提案されており，生体分子イメージング等への応用が期待される [19]．

上記のようなイメージセンサを実現する上で，その性能に大きく影響するものは，画素

の性能およびA/D変換器の性能である．CMOSイメージセンサにおいては，微細化によ

る多画素化によって，A/D変換器は動作の高速化だけでなく高集積化，つまり微細な画素

に合わせた微細な回路構成が求められる．また，消費電力の削減要求は，携帯端末に限ら

ずどの応用分野においても重要な課題である．現在では 1000万を超える画素数に合わせ

たカラムA/D変換器が搭載されるが，イメージセンサ全体では数Wオーダーの消費電力

が発生する．さらに，イメージセンサの画質，ダイナミックレンジを向上させるためには

A/D変換器の低ノイズ化が求められる．．以上のように，高性能イメージセンサの実現に

は，A/D変換器の高速化，低電力化および低ノイズ化の両立が求められる．

1.2 研究目的

本研究は，高速撮像・低電力・高ダイナミックレンジを両立したCMOSイメージセンサ

を実現する上で重要となる，イメージセンサ用 A/D変換器の高速化，低消費電力化およ

び低ノイズ化を目標とする．イメージセンサ用 A/D変換器の前提条件である小型化に適

した構成として，シングルスロープA/D変換器または発振器を用いた時間分解能型A/D

変換器とこれらを用いたイメージセンサに関する研究を行った．

1.3 本論文の構成

以上に述べた研究背景と目的に基づき，本論文は以下の章から構成される．

第 1章 序論

本研究の背景および目的について述べる．

第 2章 CMOSイメージセンサとA/D変換器

本章では，研究対象であるイメージセンサに関して，その読み出し方式や基本的な

要素回路の構成について説明する．また，イメージセンサ用A/D変換器として利用

されているいくつかの方式に関して，各A/D変換器構成とその動作および課題につ

いて説明を行う．また，小型化および低電源電圧動作に適した構成として，時間分

解能型A/D変換器に関する考察を行う．
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第 3章 ハイブリッド型A/D変換器の低電力化手法

本章では，シングルスロープA/D変換器と時間量子化器（Time to Digital Converter,

TDC）とのハイブリッド構成に関して，および整合性を確保する手法に関して説明

する．また，高速・低消費電力動作を目的とした，時間量子化器の間欠動作につい

て述べた後，その最適ビット数に対する考察を述べる．さらに間欠動作型時間量子

化器によるハイブリッド型A/D変換器の試作，評価結果について述べる．

第 4章 エンコーダとディジタル CDS

本章では，第 3章で提案した時間量子化器出力が持つ特殊な形式のコードを，バイ

ナリコードへと変換するエンコーダ回路に関して，いくつかの構成を説明する．ま

た，オフセット雑音を除去する手法である CDSを，ディジタル領域でも実現する

ディジタル CDS手法について述べる．

第 5章 発振器を用いたデルタシグマADC

本章では，A/D変換器の低ノイズ化を目的とした，発振器を用いた時間分解能型デ

ルタシグマA/D変換器の構成について述べる．電圧制御発振器（Voltage Controled

Oscilator, VCO）およびカウンタで構成される VCO量子化器が持つデルタシグマ

変調動作に関して説明する．また，時間A/D変換器（Time A/D converter, TAD）

構成を応用し，デルタシグマ A/D変換器のオールディジタルな高次化手法を提案

する．

第 6章 差動直交信号を用いたA/D変換器

本章では，時間分解能型A/D変換器に用いるクロック信号を，差動直交信号に置き

換えた手法について述べる．スパイクノイズによる電源の不安定化を解消し，また，

矩形波では表すことができない，位相毎に連続的な電位差を利用することで，遅延

段数を削減した構成の説明をする．

第 7章 CMOSイメージセンサの設計・試作

本章では，設計を行ったCMOSイメージセンサの試作回路に関して，要素回路構成

に関して説明した後，イメージセンサの試作，測定評価について述べる．

第 8章 結論

本章にて，本論文の結論を述べる．
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第2章 CMOSイメージセンサとA/D変換器

2.1 イメージセンサの構成と動作

2.1.1 CMOSイメージセンサおよびCCDイメージセンサ

イメージセンサは，携帯電話のカメラや DSC（Digital Still Camera）等で映像を生み

出す映像撮像素子の部品を指すもので，その製造工程と応用方法に応じて，大きく CCD

イメージセンサとCMOSイメージセンサに分類することができる．CCD方式は，1969年

に発明されて以来，長きにわたってイメージセンサに用いられてきた．これは，画質とい

う面に関して，一般的にCMOSイメージセンサは，CCDイメージセンサに比べて画質が

低いことが理由であった．CMOS方式は，一つの受光素子に一つのトランジスタを使用す

る構造になっているため，トランジスタの特性によってそれぞれで異なるノイズが発生す

ることで，固定パターンノイズが存在する．しかし，CMOSイメージセンサの高画質化に

関する研究が進み，埋め込みフォトダイオードや，CDSといったノイズ低減手法が提案さ

れたことで，CMOSイメージセンサの画質は，CCDイメージセンサと比較しても見劣り

しないほどに改善されている．

一方で，製造面について着目すると，CCD方式は専用のCCD用半導体プロセスを使用

しているため，コストが高く，また，周辺回路の同時集積も困難であった．CMOSプロセ

スはプロセスの開発速度が速く，また，周辺回路の集積が可能な点，そして収率が非常に

高いことから，CCD方式と比較して安価に製造が可能である．

また，消費電力に着目すると，一般的に，CCD方式が高出力電力であるのに対し，CMOS

方式は非常に消費電力が少ない．CCD方式ではいくつかの電源を必要とするため，この

点でもコストがかかる．上記の点を含めた，CCD方式，CMOS方式の特徴について，表

2.1を用いて簡単に比較する．
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表 2.1: CCDと CMOSイメージセンサの比較

区分 CCDイメージセンサ CMOSイメージセンサ

構造 受光素子と電荷結合素子で構成 受光素子と CMOSスイッチで構成

原理 光エネルギーにより生成された電荷

を蓄積後転送

光エネルギーにより生成された電荷

を半導体スイッチで読み出す

回路の集積度が高く周辺 ICと

長所 画質が良い ワンチップ化可能

低消費電力、低価格

価格が高い ノイズが多い

短所 周辺回路が複雑 感度が低い

周辺回路とワンチップ化ができない ダイナミックレンジが狭い

2.1.2 CMOSイメージセンサの読み出し動作

CMOSイメージセンサは，画素と同時にA/D変換器を搭載することで，高速な読み出

しが可能である．イメージセンサが撮像を行う上で，どの段階で，A/D変換を行うかに関

して，一般的なA/D変換方式として，以下の 3つの方式があげられる [22,23]．1つ目は，

イメージセンサの読み出し段にA/D変換器を設ける方式である（図 2.1）．

イメージセンサからの出力はディジタル値となり，ノイズに強く，またアナログの出力

バッファを持たない構成が可能である [24]．しかし一方で，水平読み出し部はアナログで

の信号読み出しとなっている．水平読み出しでは，高速動作が求められるため，この方式

でのノイズ低減効果は限定的である．

2つ目は，画素ごとにA/D変換器を設ける方式である（図 2.2）．画素内でディジタル

Column Decoder ADC 

図 2.1: エリア出力による読み出し

Column Decoder 

ADC 

図 2.2: 画素並列による読み出し
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出力を取得できるため，読み出し回路におけるノイズを大幅に低減することが可能である．

理想的な配置法と思われる一方で，画素内に A/D変換器を構成することから，1画素辺

りのサイズは大きくなる．そのため，多画素化，高解像度化には不利であるが，多機能イ

メージセンサや，積層構造による画素面積の拡大手法等も報告されている [25] が，A/D

変換器を画素内に集積するには至っていない．

3つ目は列ごとにA/D変換器を配置する列並列方式である（図 2.3）．現在，最も主流

な読み出し方式である．画素からのアナログ値を，各列がディジタル値へと変換するため，

最もノイズの影響を受けやすい水平読み出しにおける信号の伝達を，ディジタル領域とす

ることができる．また，画素と分離して形成できるため，多画素化にも有利である．この

ため，現在多くの高解像度イメージセンサに，列並列方式の A/D変換器が用いられてい

る [1, 26]．

列並列方式で構成されるカラム A/D変換器は，行方向 1行分の画素信号を同時に変換

するため，1行の走査期間がA/D変換時間となる．フレームレートが一定の場合，垂直方

向の画素数が増加するほど，1行の走査期間が短くなる．そのため，カラムA/D変換器に

は高速動作が求められる．

  

 

Column Decoder

ADC

図 2.3: 列並列による読み出し

2.2 カラムA/D変換器

CMOSイメージセンサにおける画素の発達と共に，CMOSイメージセンサ，特に列並

列方式で用いられるカラム A/D変換器においても，省面積，高速動作，高分解能，低消

費電力，低ノイズが求められるようになった．本節では，カラム A/D変換器としてこれ

までに報告されている A/D変換器の構成とその基本的な動作原理および特徴について述

べ，各方式の比較を行う．
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2.2.1 シングルスロープA/D変換器

シングルスロープA/D変換器の回路構成を図 2.4に示す．比較器，AND回路，カウン

タから構成される．比較器は 2つの入力信号の電圧レベルを比較し，ディジタル値 “High”

か “Low”を出力する．Vin+が Vin−より大きければ出力は“High”となり，Vin+が Vin−よ

り小さければ出力は “Low”となる．比較器の内部構成によって特性が逆の場合もある．

比較器に画素から電圧レベルに変換されたアナログ値と時間軸上で線形に変化するラン

プ波を入力する．アナログ値がランプ波の値より高いときは “High”を、低いときは “Low”

を出力する．そして，アナログ値とランプ波の値が等しくなるとき，信号の論理値が変化

する PWM（Pulse Width Modulation）信号が生成される（図 2.5）．PWM信号と基準

クロック信号を AND回路に入力すると，PWM信号の時間幅 TPWM の範囲のみクロッ

ク信号が出力される．カウンタの値はクロックの数を表すことになるため，PWM信号の

TPWM が計測できる．

図 2.4: シングルスロープA/D変換器の回路構成

図 2.5: 比較器による PWM信号の生成
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アナログ値（Vsig）と PWM信号の TPWM には次のような関係にある。

Vsig

Vref maz
=

TPWM

Tcount
(2.1)

ここで，Vref maxはランプ波形の最高電位で，Tcountはランプ波が最高電位にいたるま

での時間を表す．TcountはA/D変換器の変換周期に相当する．Vref maxと Tcountは参照

するランプ波形から値が決まるため定数となる．つまり，式 2.1は次式のようになり，Vsig

に準じた TPWM が出力される．

Vsig =
Vref max
Tcount

TPWM (2.2)

その結果，アナログ値に準じたカウンタの出力が得られ，このカウンタの値が，A/D変

換出力となる．

シングルスロープ A/D変換器はシンプルな回路構成であることから，小型化に適して

おり，カラムA/D変換器として多くのイメージセンサに用いられる．一方で，シングルス

ロープ A/D変換器は分解能を上げることで，動作が遅くなるという欠点を持つ．N ビッ

ト分解能のカウンタは，0から 2N − 1までの値を取れるため，必要なクロックのサイクル

数は 2N となる．従って，シングルスロープ A/D変換器の変換周期 Tcountはクロックの

周期 Tclkとカウンタのビット数Nに依る．この関係を式 2.3に示す．

Tcount = 2N × Tclk (2.3)

この式より，分解能 Nを増やすと，A/D変換周期は指数関数的に増加する．この課題

の改善手法として，高周波数のクロックを使用する方法がある．しかし，クロック周波数

を上げることはタイミングの制約をする上で大きな問題となる．また，クロックを生成す

る回路において消費電力が高くなる問題がある．したがって，クロック周波数を上げるこ

とは根本的な問題の解決にはならない．クロック周波数を上げずに変換精度を向上させる

方法を考えなければならない．

2.2.2 逐次比較A/D変換器

図 2.6に逐次比較A/D変換器の構成を示す．
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Vin 

Vp 

Vn 

SW 

Capacitor 

DAC 

4-bit SA Register 

1 2 3 4 

図 2.6: 逐次比較A/D変換器の構成

比較器，容量アレイ型ディジタル-アナログ変換器（Digital to Analog Converter, DAC）

およびレジスタから構成される．逐次比較A/D変換器は，入力電圧とDACの出力電圧の

比較を繰り返し行い，ディジタル値を取得する方式である．4ビットのA/D変換を行う場

合の動作原理を図 2.6に示す．

各容量は，片方がVsに，もう一方がスイッチを経由してVpまたはVnに接続される．A/D変

換範囲はは Vp − Vnとなる．比較器には入力電圧 Vinと比較用ノード Vsが接続される．ま

ず，容量DACは，SW1をVpに，その他のスイッチをVnに接続する．これにより，Vsには（

Vp+Vn）/2の電圧が現れる．比較器ではこの値が Vinと比較され，ディジタル値が出力され

る．Vinが大きい場合は “High”が出力され，レジスタに値が保持される．レジスタの値が

“High”の場合は，SW1は Vpにそのまま接続される．Vinが Vsよりも小さい場合は “Low”

が出力され，レジスタに値が保持される．レジスタの値が “Low”の場合は，SW1は Vnへ

と接続を切り替える．Vinが大きい場合は “High”が出力され，小さい場合は “Low”が出

力され，レジスタに保持されるコードにより，SW2の接続先が決定される．このような

動作を下位ビットに向かって逐次繰り返すことで，最終的にレジスタに保持された値を，

入力電圧に対応したディジタル値として取得する．DACの出力および入力電圧を比較し，

二分探索を繰り返すことでA/D変換を行う．変換が進むにつれて，DACの出力電圧は入

力電圧に近づく．

逐次比較A/D変換器は，変換時間が分解能Nに比例するため，高速動作が可能である．
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また，回路内にアンプが不要であり，低消費電力で回路を構成できる．一方，変換動作が

N回となることから，変換時のノイズが N回分積算される．また，高分解能になるほど

DAC内の容量比が大きくなり，面積が大きくなる．Nビットの逐次比較A/D変換器では，

容量比 1：8192となり，イメージセンサの列並列構成に納めることは難しい．

2.2.3 サイクリックA/D変換器

サイクリックA/D変換器は比較器，DAC，アンプなどから構成される．逐次比較A/D

変換器同様に，繰り返し動作により，ディジタル値を取得するが，回路はスイッチの切り

替えでなく，増倍動作と，それに続くフィードバック動作を一つのサイクルとしている．1

サイクルごとに 1ビットのディジタル値を取得する．サイクリックA/D変換器では，例え

ば 12ビットのA/D変換を行う場合，入力側に接続されたスイッチがオンになると，画素

から出力されたアナログ信号が回路に入力され，同時に最上位ビットを生成する．スイッ

チがオフになった後，増倍，フィードバック動作を 11回繰り返し，11ビット目から 1ビッ

ト目までを順次出力する．

サイクリック A/D変換器では，入力されたアナログ値と参照電圧とを比較し，アナロ

グ値が参照電圧よりも高い場合はディジタル値の “High”を出力するとともに，電圧値か

ら参照電圧を差し引いた値を 2倍に増幅する．逆に，アナログ値が参照電圧よりも低い場

合は，ディジタル値の “Low”を出力するとともに，電圧値そのものを 2倍し，再度，参照

電圧と比較する．

サイクリック A/D変換器は 1サイクルの動作で 1ビットを生成できるため高速動作が

可能であり，高速度イメージセンサ用途に用いられる [27]．また，逐次比較 A/D変換器

のような高容量比のDAC容量アレイが必要ないことから，より小さな面積で形成できる．

一方，サイクリック A/D変換器には，高精度の 2倍アンプが必要であることから，これ

まで差動アンプが用いられてきたが，差動アンプは回路面積が課題である．そのため，シ

ングルエンド構造のアンプを用いたサイクリック A/D変換器によるイメージセンサも報

告されている [28]．

しかし，高精度の 2倍の増倍動作を実現するためには，アンプにある程度の定常電流を

流さなければならないため，消費電力の点で他の A/D変換器に比べ不利である．容量を

小さくすることで小委電力を低減できるが，ノイズの増加や容量ミスマッチによる精度の

低下を招くため，大幅な消費電力の低減は難しい．
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2.2.4 デルタシグマA/D変換器

デルタシグマ変換器の構成を図 2.7に示す．デルタシグマ変換器はデルタシグマ変調器

およびデシメーションフィルタから構成され，デルタシグマ変調器は減算回路，積分器，

量子化器，DACから構成される．サンプルされたアナログ値は減算回路へ入力され，積

分器，量子化器によってディジタル値が出力される．その際に生じた量子化誤差は DAC

へと入力され，減算回路のもう一方の入力としてフィードバックする．次の変換において

は，サンプルされたアナログ信号と，前サンプル時の量子化誤差との減算が行われ，値の

積分および量子化を行う．このように，デルタシグマ変調動作はサンプリング時の量子化

誤差が次のサンプリングに引き継がれ量子化を行う，というサイクルを繰り返す．

図 2.8に量子化器が 1ビットの場合の動作を示す．出力は，信号の大きさをパルスの疎

密で表すパルス密度変調（Pulse Density Modulation, PDM）に近い形となるが，デルタ

シグマ変調によって前サンプリングの量子化誤差が引き継がれている．そのため，出力は

量子化誤差を考慮したものとなる．出力は後段のデシメーションフィルタに入力され，パ

ルスの疎密に対する平均化，およびダウンサンプル処理によって任意のビット精度を持っ

たディジタル値を取得する．デルタシグマ A/D変換器では，サンプリング周波数を大き

くしてサンプルを行うオーバーサンプリングにより，A/D変換の際に発生する量子化誤

差を広帯域へと引き延ばすことが可能である．デルタシグマ変調でノイズを高周波へと押

しやるノイズシェーピングによって，信号周波数領域のノイズ成分を低減させることが可

能であり，高い分解能を実現することができる．図 2.9に示したデルタシグマ変調器のシ

図 2.7: デルタシグマA/D変換器の構成

ステム図を伝達関数で表す．積分器の伝達関数は下式で表される．

H(z) =
Vout

Vin
=

z−1

1− z−1
(2.4)
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図 2.8: デルタシグマA/D変換器の動作

そのため，デルタシグマ変調の出力は以下のように表される．

Vout(z) =
z−1

1− z−1
(Vin − Vout) +N0(z) = z−1Vin + (1− z−1)N0(z) (2.5)

この伝達関数中のN0(z)は量子化雑音を，z−1は遅延を表す．上式において，信号成分 Vin

は z−1の遅延を持っている．雑音成分N0(z)に関して，1− z−1を 1－ e−j2πfT と置き換

えると，

1− z−1 = 1－ e−j2πfT =（ejπfT − e−jπfT）e−jπfT　

= j2 sin(πfT )e−jπfT ≈ 2πfT (2.6)

となる．ここで f は周波数，T はサンプリング周期である．f ≪ 1/T，つまり低周波の領

域において，ノイズ成分N0(z)が抑制される．以上より，ノイズシェーピングにより低域

のノイズが低減されることが確認できる．

図 2.9: デルタシグマA/D変換器の伝達関数モデル

デルタシグマA/D変換器は低速，高分解能に適した構成であり，オーディオ等の分野で

用いられる．ノイズ低減の点では他のA/D変換器に対して有利であるが，実用的なA/D

変換器とするためには 2次以上のデルタシグマ変調器が求められる．また，アナログ積分
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器に用いられるキャパシタやアンプ等のアナログ要素の低減が難しく，消費電力，回路面

積が問題となる．

2.2.5 各方式の比較

表 2.2に，これまでに説明したカラムA/D変換器の性能比較を示す．シングルスロープ

A/D変換器は他の手法に比べて省面積という点で優れるが，高速動作に課題がある．逐次

比較およびサイクリック A/D変換器は高速動作が可能であるが，面積または消費電力の

点に課題を持つ．デルタシグマA/D変換器はノイズの点で他の方式より優れるが，速度，

消費電力に課題を持つ．

表 2.2: 各カラムA/D変換器の比較

方式 シングルスロープ 逐次比較 サイクリック デルタシグマ

速度 × ✓ ✓ ×

消費電力 ✓ ✓ × ×

ノイズ × × × ✓
面積 ✓ × ✓ ×

2.3 時間分解能型A/D変換器

画素の高集積化は，製造プロセス微細化に合わせて進み，近年の最先端プロセスでは，

1 µm角を下回るものも報告されている．このような製造プロセスの微細化は，高集積化

が可能になる一方で，利得の低下や製造ばらつきが大きくなるなど，アナログ回路の微細

化を制限する課題も持つ．特に，微細化に合わせた電源電圧の低下は，逐次比較 A/D変

換器やサイクリック A/D変換器などの電圧値を計測する方式において，変換範囲の縮小

となる．そのため高分解能 A/D変換の設計を困難なものとしている．一方で，シングル

スロープ A/D変換器のように電圧値を時間幅へと変換し時間情報を計測する方式である

A/D変換器は，低電源電圧かでも，時間幅を大きく取れるため，高分解能化，基本構成

要素にディジタル素子が多い点から微細化による省面積化が期待できる．電圧制御発振器

（Voltage Controled Oscilator, VCO）の制御電圧をアナログ入力とし，電圧値を周波数へ
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と変換し，一定間隔のサンプリングにより，この周波数の変化をディジタル値へと変換す

る手法 [29] が報告されている．

以上のような，アナログ値を電圧レベルから周期や周波数といった時間情報へと変換し

計測を行う，時間分解能型A/D変換器は，近年イメージセンサ用カラムA/D変換器に限

らず，様々な用途での開発が報告されている [30]．時間分解能型 A/D変換器の中でも特

に，高速・高分解能を実現する構成として，時間量子化器（Time to Digital Converter,

TDC）が注目される [31]．時間量子化器は，インバータ等の遅延素子を並べた遅延線路，

およびフリップフロップ群により構成される（図 2.10）．Start信号を，一定の遅延 τ を

持つバッファで遅らせながらフリップフロップのクロック部に入力する．次に Start信号

に対して，時間差 Tdelayを持つ Stop信号を，フリップフロップのData部に入力すること

により，Startと Stop信号の時間差 Tdelayがフリップフロップの出力から求められる．例

として 7個のバッファと 8個のフリップフロップを用いた時間量子化器のタイムチャート

を図??に示す．Start信号を 1つのパルス信号とすると，バッファによって Start信号が

遅延を持って伝搬していく．ポジティブエッジトリガフリップフロップを用いているため，

フリップフロップの出力が最初に “Low”から “High”へと遷移するまでの遅延が Tdelayと

なることが分かる．

上記の遅延線路を，DLL（Delay Locked Loop）を用いて制御する回路が考案されてい

る．DLLを用いると，遅延バッファ素子のばらつきを修正できるため，求めようとする

時間-ディジタルの変換を正確に同一の時間差で分割することができる [32]．回路構成を

図 2.11に示す．DLLによってクロックの位相を 0◦、45◦、90◦、135◦と遅延させたクロッ

ク信号を用意し，4つのフリップフロップのData部に入力する．Stop信号をフリップフ

ロップのクロック部に入力すると，Stop信号が遷移するタイミングで，4つのフリップフ

ロップの出力が決まる．よってフリップフロップの出力が一つのクロックの周期内での基

準信号（位相：0◦）から Stop信号が遷移するまでの時間差（Tdelay）を表すことになる．

このタイムチャートを図 2.12に示す．図 2.11の方式は，図 2.10に対し，フリップフロッ

プのクロック部とData部に入力する信号を入れ替えた構成である．これは，後述するメ

タスタビリティによるコードずれを回避するための構成であり，かつ，複数位相クロック

信号により，信号の立ち上がりだけでなく，立ち下がりの位相も判別に利用することで省

面積化が可能となるからである．この構成により，4つのフリップフロップでクロック信

号を 8分割した計測が可能となる．時間量子化器の出力はエンコーダを通すことにより 3

ビットバイナリとしてのディジタル値が得られる．
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図 2.10: 時間量子化器の構成
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図 2.11: DLLを用いた時間量子化器の構成

図 2.12: DLLを用いた時間量子化器のタイムチャート [32]
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第3章 ハイブリッド型A/D変換器の低電力

化手法

本章では，時間分解能型A/D変換器の一つとして，シングルスロープA/D変換器と時

間量子化器（Time to Digital Converter, TDC）を組み合わせたハイブリッド型 A/D変

換器，およびハイブリッド型A/D変換器の低消費電力化構成 [37]について説明する．

3.1 シングルスロープA/D変換器と時間量子化器のハイブリッド

構成

前章で述べたように，シングルスロープA/D変換器はシンプルで小型なA/D変換器と

して知られているため，CMOSイメージセンサでの列並列A/D変換器やその他のセンシ

ング回路等の小型デバイスへの応用に広く用いられる．一方で，変換精度が増えるごとに

変換周期・消費電力が飛躍的に増大するため，高速動作に適さないという欠点が存在する．

この問題を解決するために，マルチランプ信号を用いた手法や高速クロック信号を用いた

高速動作が提案されてきた [38, 39]．しかし，マルチランプ手法では複雑な信号制御が必

要であり，両ランプ信号間における出力結果の整合性を確保するため，後段校正回路が必

要となり小型の要件を満たすことができない．

シンプルかつ高速なA/D変換器として，シングルスロープA/D変換器と複数位相型時

間量子化器とを組み合わせたハイブリッド型 A/D変換器が提案されている [40]．ハイブ

リッド構成は，シングルスロープ A/D変換器の変換精度を下げ，下げた分の精度を時間

量子化器で計測することで，ディジタル値を取得する．時間量子化器は図?? に示した量

子化誤差を計測する．量子化誤差の計測は、PWM信号が変化するタイミングで出力が確

定する．そのため，シングルスロープ A/D変換器の出力を上位ビット，時間量子化器の

出力を下位ビットとして組み合わせることで，A/D変換動作の高速化が可能となる．

シングルスロープA/D変換器を 12ビット分解能で構成した場合，そのサンプリング周
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期 Tcountは式（2.3）から以下のように求まる．

Tcount = 212 × Tclk (3.1)

一方，図 3.2で示した回路構成の変換周期 Tcountは式（3.2）となる．

Tcount = 29 × Tclk (3.2)

よって，変換周期が 1/8に削減できた．

時間量子化器の動作は，1クロック周期以内に完結するため，A/D変換動作に必要なク

ロックサイクル数を減らすことが可能である [41]．

シングルスロープA/D変換器と時間量子化器を組み合わせたハイブリッド型A/D変換

器（図 3.2）では，両構成間の整合性を確保することが特に重要である．ここで示す “整合

性”とは，時間量子化器の出力である下位ビットがカウンタ出力である上位ビットと連続

して動作することを指す．両構成間において，計測タイミングのズレや予期せぬ信号によ

るミスコードの発生は，変換精度が劣化する原因となってしまう．そこで，ハイブリッド

構成における整合性を確保する機構を提案する．

図 3.1: シングルスロープ A/D変換器の量子化誤差

3.1.1 整合性

ハイブリッド構成における整合性が確保された状態とは，時間量子化器の定常状態がカ

ウンタの状態を完全に決定することを指す．クロック信号および PWM信号を時間量子

化器とカウンタで共有する場合，配線長や寄生成分の誤差によって信号のタイミングにズ
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図 3.2: ハイブリッド型A/D変換器の構成

レが生じる．また，PWM信号の立ち下がりとクロック周期とのタイミングが近づいた場

合に，メタスタビリティが発生する．メタスタビリティは波形を不規則に変化させてしま

うため，ミスコードの可能性があり，結果として整合性が保てないという問題が起こる．

メタスタビリティは原理的に起こってしまう現象であるため，回路要素の調整では取り除

くことができない．整合性の確保には，メタスタビリティに影響を受けない構成が必要で

ある．

そこでまず，時間量子化器とカウンタとの動作に因果性を持たせるため，図 3.3のよう

な構成とした．時間量子化器の初段フリップフロップには，PWM信号と，遅延線路を通

過していない基準クロック信号が入力される．フリップフロップは 2つのラッチ回路で構

成され，その初段のラッチ回路動作は，PWM信号が “High”の場合，基準クロック信号

を出力する．これは図 3.2におけるAND回路と同じ働きをしている．そのため，このラッ

チ回路出力をカウンタの入力とすることで，時間量子化器の出力がカウンタへと引き継が

れ，カウンタ動作を決定することができる．比較器出力および基準クロック信号は，時間

量子化器のみに入力されるため配線及び素子の信号遅延による影響を受けない．そのため，

ハイブリッド型 A/D変換器は時間量子化器の状態が，カウンタの動作を決定する，とい

う因果性をもつことができる．

しかし，フリップフロップおよびラッチ回路の動作では，セットアップ時間からホール

ド時間までの間に入力の信号に遷移がある場合，出力が不安定になる状態がある．この現

象をメタスタビリティと呼ぶ．図 3.2および図 3.3に示した構成の場合，PWM信号が立

ち下がり（セットアップ），出力が確定する（ホールド）までの間に，フリップフロップ

に入力されるクロック信号が遷移した場合，メタスタビリティが発生する．時間量子化器
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の初段フリップフロップにおいて，PWM信号とクロック信号の遷移タイミングがほぼ同

一となった場合，時間量子化器からカウンタへと引き継がれる信号 “Cntclk”において，メ

タスタビリティが発生し，不安定動作やミスコードが発生する可能性がある．

そこで，図 3.4に示した，メタスタビリティに強固な構成を提案する．この提案構成で

は，PWM信号の状態によって変化する “Cntclk”におけるメタスタビリティ発生を回避

するため，ラッチ回路出力にシュミットトリガを挿入した．シュミットトリガは立ち上が

り遷移と立ち下がり遷移において，異なる閾値電圧を持つため，メタスタビリティによる

不安定な出力が抑制される．そのため，時間量子化器とカウンタとの間に強固な整合性を

確保することが可能となる．

VPWM カウンタ

TDC + encoder
複数位相クロック[0:M]

A

比較器

図 3.3: 時間量子化器とカウンタの因果性

図 3.4: 整合性を確保した時間量子化器の構成
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3.1.2 シミュレーション結果

0.18µm CMOSプロセスを用いて回路を設計し，その特性を Cadence Spectreシミュ

レーションにより解析した．図 3.5はメタスタビリティの過渡応答を示したものである．

ラッチ回路にPWM信号およびクロック信号を入力し，PWM信号の立ち下がるタイミン

グを 10 ps間隔で遷移させている．各状態におけるラッチ出力，およびラッチ回路に接続

したシュミットトリガ出力を確認した．PWM信号の立ち下がりがクロック信号の立ち上

がりタイミングに近づくと，大きな遅延を持った信号および中間電位まで上昇しながら以

降下降する，歪んだ信号が確認できる．この信号の歪みにより，カウンタの計測回数が変

化し，ミスコードが発生する．このようなラッチ回路出力に対して，シュミットトリガ出

力では，これらの出力が安定したことが確認できる．

図 3.5: メタスタビリティの過渡解析

図 3.6 はトランジスタの製造ばらつき（slow，typical，fast）を考慮してシミュレーショ

ンした，ラッチ回路およびシュミットトリガの遅延量をプロットしたものである．横軸は，

PWM信号の立ち下がりタイミングとクロック信号の立ち上がりタイミングとの時間差で

ある．どちらの出力においても，入力信号の時間差が小さくなるほど，遅延量が大きくな

ることが確認できる．本回路構成では，信号遅延は 1.5 ns以下であり，ラッチを通過する

際に生じる遅延は，カウンタ精度に影響を与えない．ラッチ出力においては，時間差が負

の領域，つまり PWM信号が立ち下がった直後にクロック信号が変化した場合において，

遅延が起きている．この遅延はメタスタビリティにより発生したもので，図 3.5における，

信号の歪みに相当する．シュミットトリガ出力においては，PWM信号とクロック信号の

遷移タイミングが一致して以降にのみ遅延が発生している．これはシュミットトリガが信
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号の歪みを抑えるためである．シュミットトリガによりメタスタビリティの影響を抑え，

ラッチ出力を安定させることを確認した．本提案構成によって，ハイブリッド構成は強固

な因果性をもつことができ，両構成間の整合性を確保することが可能となった．本提案構

成では，複雑な後段校正回路を必要としないため，シンプルな構成による A/D変換器設

計が可能である．

図 3.6: メタスタビリティによる遅延

3.2 低電力化手法

シングルスロープA/D変換器と複数位相型時間量子化器によるハイブリッド型A/D変

換器は，必要とする動作サイクル数を削減し，両構成間の整合性を確保しながら高速に動

作することが可能である．しかし，両構成間の整合性を確保するためには，連続動作を行う

複数位相クロック信号が必要である．この複数位相クロック信号は，ハイブリッド型A/D

変換器内で最も高速なスイッチングをする信号である．また，これらの信号群がインバー

タで構成された遅延線路，およびそれぞれのフリップフロップに入力され，常時 “High”

と “Low”のスイッチングを繰り返す．回路内で電力を消費する主要な要因は，入力される

スイッチング信号の周波数である [42, 43]ため，上記の要因から，複数位相型時間量子化

器は消費電力が大きいという問題がある．

消費電力の大きさは，ハイブリッド構成における時間量子化器のビット数の割合を制限

する要因となり，消費電力と動作速度とのトレードオフが発生する．そこで，ハイブリッ
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ド構成における時間量子化器のビット数割合を増加させ，更なる高速化を実現するため，

消費電力の削減機構を提案する．

3.2.1 時間量子化器の間欠動作

CMOS集積回路における消費電力は，主に信号のスイッチングによって発生する．ま

た，クロック信号は回路中で最もスイッチング率の高い信号であり，構成によっては回路

全体の消費電力の約 60%以上を占める場合がある．消費電力の計算式を式（3.3）に示す．

P =
1

2
· CV 2fN +QV fN + IlV (3.3)

ここで，Pは消費電力，Cは負荷容量，f は周波数，Nは信号のスイッチング係数，Q

は貫通電流による電荷，Ilはリーク電流を表す．式（3.3）右辺の第 1項は信号のスイッチ

ングによって発生する消費電力である．第 2項は貫通電流による消費電力を表し，回路全

体の 10～30%を占める．第 3項はリーク電流による消費電力であり，回路全体の消費電力

の 1%程度である．

ハイブリッド型 A/D変換器においては，整合性を確保するため時間量子化器が常時駆

動する．そのため，複数位相クロック信号による消費電力の増大が問題となる．そこで，

複数位相クロック信号を生成する遅延線路に着目し，時間量子化器の間欠動作手法を提案

した．

Time

A
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p
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tu
d
e

Operation time of TDC

…Multi-phase 

clock

TDC digitizes
TPWM

Conventional  TDC

Counter digitizes

図 3.7: 常時駆動による時間量子化器の消費電力増大

従来の時間量子化器では，PWM信号が立ち下がるまで常時駆動を行う（図 3.7）．そこ

で，図 3.8に示した，間欠動作を提案する．まず，PWM信号を一定間隔遅延させた信号
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“PWM + ∆T”を生成する．次に，PWM信号と遅延させた信号との差分である，遅延時

間分∆T でのみ時間量子化器を駆動させることで間欠動作を実現する．カウンタは，新た

に生成した信号 “PWM + ∆T”が立ち下がるまでの時間幅を計測し，ディジタル値を取

得する．一方，時間量子化器は “PWM + ∆T”とクロック信号との量子化誤差を計測す

ることでディジタル値を取得する．

図 3.8より，PWM信号が “High”状態の時間幅を TPWM とする．この PWM信号に対

して∆T だけ遅延させた信号 “PWM + ∆T”を生成する．この遅延信号は，PWM信号

からインバータ遅延によって取得される．これら二つの信号から時間窓信号 “Enable”を

生成する．生成された時間窓信号 “Enable”は，NAND回路およびインバータで構成され

たNAND型遅延線路へと入力される．“Enable”が “High”の場合，つまり∆T の区間に

おいて，NAND型遅延線路はインバータ遅延線路と同様に複数位相クロック信号を出力

し，各フリップフロップへと供給する．∆T 以外の区間では，遅延線路は常に “High”を

出力するため，スイッチング信号が発生しない．そのため，TPWM の期間，および計測時

以降では時間量子化器がスリープ状態となり，動作時間の大幅な削減が可能である．

この提案手法では，カウンタは TPWM + ∆T の区間を計測する．そのため，カウンタ

出力では∆T の間隔だけ，出力にオフセットが発生する．このオフセットは，1以上のク

ロックサイクル数以内で終了するため，変換時間の大幅な増大とはならない．時間量子化

器の動作時間を削減したことで，ハイブリッド構成における時間量子化器のビット数割合

を増やすことが可能となり，より高速なA/D変換を行うことが可能となる．

図 3.9 は，Cadence Spectreにより行った，提案回路構成のシミュレーション結果であ
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図 3.8: 時間量子化器の間欠動作
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図 3.9: 間欠動作の過渡解析

る．10MHzの基準クロックを用いて，7µs間でA/D変換動作を行っている．電源電圧は

1 Vとしている．時間量子化器が間欠動作していること，および時間量子化器が量子化誤

差を計測していることが確認できる．本構成では∆T を 372 nsと設定した．

3.2.2 NAND型遅延線路

複数位相型時間量子化器が正確な計測を行うためには，遅延線路において正確な遅延量

が必要となる．一定の遅延量を出力するためには，製造ばらつきや電源電圧・温度ばらつ

きなどの性能ばらつきに対してロバストな設計が重要である．遅延量を調整する手法とし

ては，電圧制御型または電流制御型遅延素子を構成することが一般的である [44–46]．

しかし，遅延量の変化は電圧・電流に対して非線形であり，その制御は困難である．図

3.10は，NAND型遅延素子の電圧制御による立ち上がり遅延量特性を示す．ステップ信

号を入力として，出力信号の遅延量を観察した．遅延量変化が非線形であり，適当な遅延

量を選択することが難しいことがわかる．また，制御電圧または電流が大きすぎる場合，

トランジスタの動作領域を満たせず，論理回路としての動作を果たさない．そのため，制

御範囲は非常に限られた領域となる．さらに，複数位相クロック信号では，一定の遅延量

に加え対称なデューティ比が求められる．複数位相型の時間量子化器では，クロック信号
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の立ち上がりの位相差だけでなく，立ち下がりの位相差も計測に用いることで，省面積化

を実現している．しかし，従来の電圧・電流制御遅延素子では立ち上がり，立ち下がりの

どちらか一方のみの制御しか行っていない．

そこで，制御範囲を拡大し，かつ立ち上がり/立ち下がり遅延両方の遅延量制御を可能

とする，新たな遅延素子構成を提案した．図 3.11に提案構成を示す．本構成では，構造の

異なる二つのNAND回路に，並列に信号を入力する．一方のNAND回路は電圧制御型の

遅延素子として用いる．もう一方は，制御端子を持たない通常の NAND回路である．制

御端子を持たない通常の NAND回路において，遅延素子に求められる大まかな遅延量を

決定する．電圧制御型の遅延素子は，もう一方で定めた大まかな遅延量に対して，詳細な

遅延量制御を行う．大まかな遅延量が存在することで，制御電圧による大幅な遅延量変化

を抑えることが可能となり，制御範囲の拡大が実現する．また，遅延量変化の非線形性を

抑えることが可能となる．電圧制御型の遅延素子は，電源電圧直下に pmosトランジスタ

M1を，グラウンド直上に nmosトランジスタM2を接続する（図 3.12）．立ち下がり遅延

はM1に与える電圧による変化が大きく，立ち上がり遅延はM2に与える電圧変化による

変化が大きいことから，二つの制御電圧を用いて遅延量およびデューティ比制御を行う．

図 3.10: 遅延素子の遅延量

本提案構成に関して，Cadence Spectreシミュレーションにより動作検証を行った．図

3.13 は制御電圧 Vctrl1，Vctrl2に対する遅延素子の立ち上がり遅延量の変化をプロットした

ものである．図 3.10に示した特性に対して，提案構成では制御電圧の大小によらず，一定

以上の遅延量を持った信号が出力されている．また，Vctrl2によって，遅延量が線形に変
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図 3.11: 提案型遅延素子の構成
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図 3.12: 電圧制御型の遅延素子

化する領域を持つことが確認できる．次に，図 3.14に Vctrl1に対する，出力信号のデュー

ティ比変化を示す．Vctrl1が 0.4 Vまたは 0.65 Vにおいてデューティ比 50 %を達成して

いる．

複数位相型時間量子化器において，遅延線路の遅延量およびデューティ比が以下の条件

を満たした場合，その回路上での動作には問題がないと言える．

1) 遅延素子の遅延量が時間量子化器の分解能において±0.5 LSB未満である．

2) 遅延素子のデューティ比が時間量子化器の分解能において±0.5 LSB未満である．

これらの条件とクロック周波数，および時間量子化器のビット数によって，遅延量とその

許容誤差を決定する．例として，基準クロック周波数が 10 MHz（クロック周期 Tclk = 100

ns）の 5ビット時間量子化器を想定する．時間量子化器の分解能はおよそ 3.13 nsと求ま

る．そのため，遅延素子 1段における遅延量範囲は 3.13 ± 1.56 nsに，デューティ比は 50

% ±1.1 %と求まる．
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図 3.13: 提案型遅延素子の遅延量

3.2.3 時間量子化器のビット数に関する考察

本項では，ハイブリッド型 A/D変換器における，カウンタと時間量子化器とのビット

数割合に関して考察を行う．従来構成である常時駆動型の時間量子化器では，消費電力の

増大によってビット数増加が制限されていた．時間量子化器はビット数が 1ビット上がる

ごとに，必要なクロックサイクル数を半分にするが，一方で異なる位相を持ったクロック

信号の数が 2倍となり，消費電力が増加する．このように動作速度と消費電力との間には

Vctrl1 [V] 

D
u

ty
 r

at
io

 [
%

]  

図 3.14: 提案型遅延素子のデューティ比
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トレードオフが存在するため，ビット数割合の最適化に関して検討を行った．

図 3.15にハイブリッド構成における時間量子化器のビット数割合と消費電力および必要

クロックサイクル数の対応を示す．A/D変換器全体のビット数は 12ビットである．消費

電力は時間量子化器部，カウンタ部およびアナログ部等のその他領域で分類分けをしてい

る．本提案構成によって，時間量子化器部の消費電力を大幅に削減し，全体の消費電力も

削減できたことが確認できる．提案構成により，時間量子化器が 3ビットの場合は 75 %

の削減，9ビット数の場合は 50 %の削減を実現した．また，必要サイクル数，つまり高

速化および低消費電力化の両方を考慮した場合，6ビット精度が最適であると判断した．

時間量子化器はビット数を増やすことで A/D変換器の高速化が可能である．しかしそ

の一方で，回路規模が増大するという課題がある．時間量子化器はビット数が 1ビット上

がるごとに，遅延素子とフリップフロップ数が 2倍となり，回路規模は指数的に増大する．

図 3.16にハイブリッド型 A/D変換器における時間量子化器のビット数と A/D変換器全

体が持つフリップフロップ数の対応を示す．9ビット数の場合，素子数の増加によりA/D

変換器が持つ素子数は 3ビットの場合と比べて大きくなってしまう．そのため，A/D変換

器全体としての面積も増加する．これは，省面積であるというシングルスロープ A/D変

換器の利点が消えてしまうことを意味する．以上より，時間量子化器のビット数は，消費

電力と動作速度，および A/D変換器の回路規模という観点からビット数割合を決定する

ことが求められる．

図 3.15: ビット数ごとの電力消費とクロックサイクル数

3.3 測定結果

本章で提案する，低電力ハイブリッド型A/D変換器の動作確認のため，提案構成のチッ

プ試作を行った．0.18 µm 1P6M CMOSプロセスを用いて設計・試作した回路の全体構
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成を図 3.17 に，チップ写真を図 3.18に示す．設計した A/D変換器は全体で 12ビット

分解能，その内時間量子化器を 6ビットとして構成している．合計の面積は 0.56 × 0.31

mm2である．クロック周波数 10 MHz，電源電圧 1 Vにおいて測定を行った．図 3.19に

測定した A/D変換器の非線形性を示す．微分非直線性誤差（Differential Non-Linearity,

DNL）と積分非直線性誤差（Integral Non-Linearity, INL）はそれぞれ，+0.5/-0.8 LSB，

+1.9/-1.9 LSBと求まった．DNLは，A/D変換における 1ビットごとのステップに関し

て，理想的なステップと測定したステップとの誤差を表す．INLはA/D変換におけるアナ

ログ値とディジタル値の全体的な変換特性に関して，理想的な変換特性である直線と，測

定した変換特性との誤差を表す．非線形性，特に INLの値が大きくなった要因としては，

参照信号であるランプ信号の非線形性の影響が考えられる．

表 3.1: 提案回路構成の性能諸元

プロセス 0.18 µm １ P6M CMOS

面積 563 × 310 µm2

電源電圧 1 V

ビット精度 12 ビット

消費電力 5.5 µW

DNL +0.5 / -0.8

INL +1.9 / -1.9

表 3.1に試作した A/D変換器の性能諸元を示す．本提案構成により，シングルスロー

プA/D変換器単体に対し，98 %の動作サイクル数削減を実現した (212=4096サイクルか

ら，26=64 + ∆T 分のサイクル)．また，本提案構成の消費電力は，1 V電源電圧におい

て 5.5 µWであった．性能比較のため，既に報告されているADCとの性能比較を表 3.2に

示す [39, 47,48]．

3.4 まとめ

本章では，シングルスロープ A/D変換器と時間量子化器を組み合わせたハイブリッド

型 A/D変換器の低電力化を目的とし，時間量子化器部において間欠動作機構を導入する

ことで，高速動作と低電力動作の両立を実現した．まず，シングルスロープA/D変換器と

時間量子化器を組み合わせたハイブリッド構成に関して，両構成間の整合性について検討



3.4. まとめ 33

表 3.2: 他のADCとの性能諸元の比較

This Work [39] [47] [48]

プロセス 0.18 µm 90 nm 0.18 µm 0.5 µm

変換方式 ハイブリッド シングルスロープ シングルスロープ 逐次比較

面積 (mm2) 0.17 0.06 0.63 0.5

ビット精度 12 ビット 9 ビット 12 ビット 8 ビット

サンプリングレート 100 kS/s 1 MS/s 100 kS/s 1 MS/s

DNL +0.5 / -0.8 +1.5 / -1.5 +0.5 / -0.4 +0.66 / -0.56

INL +1.9 / -1.9 +1.2/-0. +1.1 / -0.1 +0.58 / -0.66

消費電力 5.5 µW 14 µW 25 µW 2.56 mW

を行った．整合性を確保する手法として，時間量子化器からカウンタへとクロック信号を

供給することで両構成間に因果性を与えた．またシュミットトリガを配置することで，ミ

スコードの要因であるメタスタビリティの発生を抑え，因果性をより強固なものとし，整

合性の確保を実現した．シミュレーションにより，シュミットトリガがメタスタビリティ

を抑制することを確認した．

次に，時間量子化器における消費電力増大に関して，低電力動作を行う新規構成を提案

した．1クロック周期以内の量子化誤差計測を行う時間量子化器は，その計測時間に対し

て，動作時間が非常に長いことが問題であった．そこで，時間量子化器の間欠動作手法を提

案し，消費電力の大幅な削減を実現した．また，製造プロセスばらつきによる時間量子化

器の性能劣化を防ぐため，適切な遅延量制御が可能な遅延素子の構成について検討を行っ

た．さらに，ハイブリッド構成における両構成のビット数割合に関して考察を行った．最

後に，提案型A/D変換器の設計・試作を行い，測定によって提案構成の動作を確認した．
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図 3.16: ビット数ごとの面積比

図 3.17: 提案回路構成

図 3.18: 提案構成のチップ写真
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図 3.19: 提案構成の非線形性





37

第4章 エンコーダとディジタルCDS

本章では，時間量子化器の出力コードをバイナリコードへと変換する，エンコーダ回路

および，ノイズ除去手法としてディジタル CDS構成について説明する．

4.1 エンコーダ回路

複数位相型時間量子化器の出力は，サーモコードに近い特殊な値で出力されるため，バ

イナリコード（2進数値）へと変換する回路が必要となる．表 4.1は 3ビット分解能，つま

り 1クロック周期を 8分割した場合の，時間量子化器出力とバイナリコードとの対応であ

る．各クロック信号の立ち上がり，立ち下がりを利用することで，4つのフリップフロッ

プから 8値を取得することが可能である．取得されたコードのバイナリコードへの変換に

は，Look-UP tableを用意するものや，組み合わせ論理への変換などいくつかの手法があ

る [49]．本節では，CMOSイメージセンサの列並列型A/D変換器応用に適切な，シンプ

ルな回路構成かつ，高速動作が可能なバイナリコード変換回路について 3つの方式を検討

する．

4.1.1 組み合わせ論理回路による構成

時間量子化器出力Q3Q2Q1Q0を 3ビットバイナリコードへとエンコードする手法とし

て，図 4.1 のような組み合わせ論理による手法を検討した．この方式ではインバータと複

数のXOR回路を用いる．取得コードの最下位ビット（Least Significant Bit, LSB）Q0を

インバータで反転させ，バイナリコードの最上位ビット（Most Significant Bit, MSB）X2

として出力する．MSB以外のバイナリコードは，他の取得コードQ3Q2Q1および，バイ

ナリコードX2X1を入力とし，XOR回路を用いて決定する．



38 第 4章 エンコーダとディジタル CDS

表 4.1: 3ビット時間量子化器における取得コードとバイナリコード

位相状態 時間量子化器出力 バイナリコード

（1周期=Tclk） Q3Q2Q1Q0 X2X1X0

0/8 Tclk 0001 000

1/8 Tclk 0011 001

2/8 Tclk 0111 010

3/8 Tclk 1111 011

4/8 Tclk 1110 100

5/8 Tclk 1100 101

6/8 Tclk 1000 110

7/8 Tclk 0000 111

Q0 

Q1 

Q2 

Q3 

X0 

X1 

X2 

図 4.1: 組み合わせ論理によるエンコーダ

4.1.2 エンコード用カウンタを用いた構成

組み合わせ論理回路による構成では，取得コードを直接エンコードしているため，時間

量子化器が駆動している間に常にコードが変化する．また，時間量子化器の遅延に比べて，

エンコーダ回路内での遅延が大きく，動作が不安定になるという課題がある．そこで，カ

ウンタを用いたエンコード手法について検討する．

カウンタを用いた構成では，取得コードに含まれる “High”または “Low”の数をカウン

トし，バイナリコードを取得する．図 4.2は，アドレス信号を用いて取得コードを一つの信

号 “TDCout”として出力するマルチプレクサ回路の構成である．“TDCout”は，アドレス

信号が入力され，かつ取得コードが “High”の時以外は常時 “Low”を出力する．そのため，

時間量子化器動作とエンコード動作を独立することが可能である．図 4.3は，“TDCout”
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TDC_address 

[0:3] 

TDCout 

Q1 Q2 Q3 

0 1 2 3 

0 1 2 3 0 

図 4.2: エンコード用マルチプレクサ回路の構成
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Q0 

X0 X1 X2 

ENCclk 

図 4.3: エンコード用カウンタの構成

とカウント制御信号 “CLKctrl”から，取得コードの “High”または “Low”の数を計測す

るカウンタの構成である．4ビットの時間量子化器出力を 3ビットのバイナリコードへと

エンコードするため，カウンタのフリップフロップ数を 3としている．カウント制御信号

はアドレス信号のタイミングに合わせてパルス信号を出力し，取得コードが “High”また

は “Low”となる数のパルス信号 “ENCclk”がカウンタへ入力される．

図 4.4に表 4.1の前半部とエンコード動作との対応を示す．前半部とは，取得コードの

LSBであるQ0が “High”の状態を指す．バイナリコードのMSBであるX2は，Q0の反転

値と対応する．他のバイナリコードX1X0は，他の取得コードQ3Q2Q1に含まれる “High”

の数と対応する．そのため，エンコーダ回路ではQ3Q2Q1に含まれる “High”の数が増加

するごとにカウンタ出力が増加する．図 4.5に図 4.3との対応を示す．Q0が “High”のと

き，ロジック回路部では，パルス信号 “ENCclk”を通過させない動作をする．そのため，

MSBに相当するフリップフロップ回路にはパルスが入力されず，X2はカウント動作を行

わない．また，X1X0に関しては，“TDCout”と “CLKctrl”がAND回路に入力されるこ

とで，Q0以外の取得コードQ3Q2Q1に含まれる “High”の数のパルスを出力する．

一方，図 4.6に示した，表 4.1の後半部とエンコード動作との対応では，X1X0はQ3Q2Q1
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図 4.4: Q0が “High”の場合のエンコード
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図 4.5: Q0が “High”の場合のカウント動作

に含まれる “Low”の数に相当する．後半部とは，取得コードの LSBであるQ0が “Low”

の状態を指し，X2は，Q0の反転値と対応する．そのため，エンコーダ回路ではQ3Q2Q1

に含まれる “Low”の数に合わせたパルス信号 “ENCclk”をカウンタへ出力し，“Low”の数

が増加するごとにカウンタ出力が増加する．図 4.7に図 4.3との対応を示す．Q0が “Low”

のとき，ロジック回路部は，パルス信号 “ENCclk”を通過させる動作をする．そのため，

MSBに相当するフリップフロップ回路にパルスが入力され，X2はカウント動作を行う．

また，X1X0は，“TDCout”の反転値と “CLKctrl”がAND回路に入力されることで，Q0

以外の取得コードQ3Q2Q1に含まれる “Low”の数のパルスを出力する．

本構成は，ハイブリッド構成における上位ビットカウンタとも接続が可能であるという

特徴がある．
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図 4.6: Q0が “Low”の場合のエンコード
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図 4.7: Q0が “Low”の場合のカウント動作

4.1.3 ROMエンコーダを用いた手法

カウンタを用いた構成は，安定した動作を行う一方で，アドレス線の配線を必要とす

る．また，意図しない動作を防止するため，複雑な論理回路と複数の制御線を必要とする．

そのため，配線領域が大きくなり，エンコーダ回路のレイアウトにおいてサイズを小さく

することが容易ではないという課題がある．また，バイナリ値変換回路では基準クロック

信号とは別なクロック信号である，カウント制御信号 “CLKctrl”を用意する必要がある．

A/D変換動作とは別にエンコードにおけるカウント動作が必要となるため，動作時間が

長くなる．そこで，読み出し専用メモリ（Read Only Memory, ROM）を用いたエンコー

ド手法を検討する．

図 4.8に，取得コードを 3ビットのバイナリコードへと変換する，ROMエンコーダの構

成を示す．エンコーダは，4つの XOR回路とバイナリコードX1X0を記憶した ROMに
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Q0 

Q1 

Q2 

Q3 

X0 X1 

X2 

VDD 

図 4.8: ROMエンコーダの構成

より構成される．バイナリコードのMSBであるX2は，取得コードの LSBであるQ0を

反転した値である．XOR回路はQ0とQ1のように取得コードの隣り合った値を入力とす

る．入力された値が異なるときに，XOR回路は “High”を出力する．これは表 4.1におい

て，取得コードが “High”から “Low”，または “Low”から “High”へと遷移する点を検出

する働きを持つ．最終段のXOR回路はQ3とQ0を入力とし，値が一致した時に “High”

を出力する．これは取得コードが “High”または “Low”で一致した点に相当する．XOR

回路の出力により，いずれかの ROMを出力するかを決定する．ROMは，nmosまたは

pmosトランジスタを用いて，2ビットバイナリコードのいずれかを記憶する．各トラン

ジスタのゲートは，いずれかのXOR回路の出力と接続し，検出された点のバイナリコー

ドを出力する．

図 4.9に，取得コードとバイナリコードとの関係を示す．ROMを用いたエンコーダで

は，取得コード Q3Q2Q1Q0 の連続した値が遷移する点と，MSB以外のバイナリコード

X1X0が同一であることを利用する．例として，取得コードQ3Q2Q1Q0が “0001”または

“1110”の場合，初段のXOR回路が “High”を出力し，MSB以外のバイナリコードX1X0

は，“00”となる．以下同様に，出力コードが遷移する点で値が決定するが，Q3Q2Q1Q0

が “1111”または “0000”の場合のみ，X1X0は “11”を出力する．

ROMを用いたエンコーダは，インバータとXOR回路およびMOSトランジスタを用い

たROMによって構成されるため，回路構成をシンプルにすることが可能である．また別
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途のクロック信号や制御線をを必要としないため，単一のクロックで信号高速なエンコー

ドができ，制御回路もシンプルにすることが可能である．
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図 4.9: ROMエンコーダの動作

4.2 ノイズ低減手法

CMOSイメージセンサの特性において，ノイズは重要なパラメータである．本節では

画像を取得する際に発生するノイズを低減する手法として，CDS手法について述べ，ア

ナログ・ディジタル CDS構成を検討する．

4.2.1 ディジタルCDS

、

カラムA/D変換器では，A/D変換動作直前にアナログCDSが実行される．CDSとは，

ある信号をホールドし，次に来た信号との差分を取るサンプリング手法である．このアナ

ログ CDSにより，画素部の製造ばらつきによって発生するオフセットノイズをキャンセ

ルすることが可能である [50]．

一方，A/D変換器から発生した，誤差として現れるクロックスキューや遅延のばらつき

に対するノイズはA/D変換部でCDSを行う，クロックを計測するカウンタをアップダウ
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ンカウンタとし，一度目の変換ではダウンカウント，二度目の変換ではアップカウントを

することで，減算処理を行うディジタル CDSという手法が提案されており，このディジ

タル CDSによりオフセットノイズを取り除くことが可能である [51]．

本項では，アップダウンカウンタではなく，「補数」を用いた減算処理回路を提案するこ

とで，よりシンプルな回路構成を目指す．なお，本論文で述べる「補数」とは，特に断り

がない限り，バイナリ値を反転させた，いわゆる１の補数を指す．図 4.10は上位カウンタ

の CDS回路構成である．カウンタの各フリップフロップ間にマルチプレクサを挿入した

構成であり，各マルチプレクサの片方の入力は，前段のフリップフロップ出力と接続する．

マルチプレクサのもう一方の入力は，共通の入力信号 “CTRLsig”と接続され，制御信号

“CNTctrl”および “CNTctrl0”により，フリップフロップ出力および “CTRLsig”の一方を

出力し，後段フリップフロップの入力となる．通常のA/D変換を行う場合，図 4.11に示

すように，マルチプレクサはフリップフロップ出力を選択する．これにより，通常のカウ

ンタとして動作し，クロック信号をカウントするように動作する．
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図 4.10: 上位カウンタの CDS機構
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図 4.11: 通常のカウント動作
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CDS動作を行う場合，1度目のA/D変換において，リセット状態のアナログ値を通常の

カウンタ動作で計測する（図 4.11）．リセット状態のカウントが終わった後，“CNTctrl0”

により，初段のマルチプレクサのみ，入力を切り替え，“CTRLsig”を “Low”から “High”

へと遷移する．この動作により，カウンタはカウント動作が 1進むと同時に，初段フリッ

プフロップの入力には，“High”が入力された状態となる（図 4.12）．これは，初段フリッ

プフロップの誤動作を防止する働きを持つ．次に，カウンタの値を補数にするための動作

を行う．図 4.12に示すように，“CNTctrl”により，すべてのマルチプレクサ入力を切り替

える．その後，“CTRLsig”にパルスを入力し，再度 “Low”から “High”へと遷移させる．

各フリップフロップの入力にパルスが入力されることで，それぞれの出力信号は前段出力

とは独立してその値を反転させる．この動作によりカウンタは補数を取得，記憶する．

1度目の A/D変換が終わり補数を取得した後，サンプリングされたアナログ値の計測

を行う．その際の動作は，カウンタは図 4.11に示した通りの，通常のカウンタ動作へと戻

る．カウンタには，1度目のA/D変換出力の補数が記憶されており，この値を初期値とし

て 2度目の計測を行うことにより，カウンタ出力はサンプリング時の出力からリセット状

態の出力を減算する動作を行う．
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図 4.12: 上位カウンタの CDS動作

4.2.2 ディジタルCDSを含めたエンコーダ回路構成

A/D変換器の下位ビットに相当する時間量子化器に関しても，上位ビットカウンタ同

様にCDS動作を行う必要がある．また下位ビットの減算結果を上位ビットへと引き継ぐ，

CDSを含めたエンコーダ構成について検討する．表 4.2に時間量子化器出力から得た取得

コードとバイナリコード，バイナリコードの補数値との対応を示す．

カウンタを用いたエンコーダにおける CDS構成を図 4.14に示す．表 4.2より，X1X0
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図 4.13: 上位カウンタの補数生成

表 4.2: 取得コードとバイナリコードおよびバイナリの補数

位相状態 時間量子化器出力 バイナリコード バイナリの補数

（1周期=Tclk） Q3Q2Q1Q0 X2X1X0 X2X1X0

0/8 Tclk 0001 000 111

1/8 Tclk 0011 001 110

2/8 Tclk 0111 010 101

3/8 Tclk 1111 011 100

4/8 Tclk 1110 100 011

5/8 Tclk 1100 101 010

6/8 Tclk 1000 110 001

7/8 Tclk 0000 111 000

の値は，前半部ではQ3Q2Q1に含まれる “Low”の数に，後半部ではQ3Q2Q1に含まれる

“High”の数に対応する．この働きを，図 4.3にXOR回路を追加することで実現している．

XOR回路の入力 “TDCCDS”を “High”にすることで，カウントしたい値を反転させるこ

とが可能である．1度目の変換の際は，“TDCCDS”を “High”の状態で，2度目の変換で

は “TDCCDS”を “Low”の状態でエンコードを行うことで，エンコード用カウンタは上位

ビットカウンタ同様に減算の動作を行い，CDSを実行する．

また，ROMを用いたエンコーダのCDS構成に関して，1度目のエンコード出力と 2度

目のエンコード出力それぞれを記憶するレジスタ，および加算器を用いることで実現する

（図 4.15）．1度目のエンコード出力を記憶するレジスタをリセットレジスタ，2度目のエ

ンコード出力を記憶するレジスタをシグナルレジスタとする．エンコーダ出力は，出力選
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図 4.14: CDS機構を持つカウンタ型エンコーダ

択回路と制御信号 “SelCDS”により，リセットレジスタまたはシグナルレジスタのどちら

か一方に出力される．リセットレジスタに入力された値は，反転させて出力することで補

数となる．リセットレジスタとシグナルレジスタの値を加算器へと入力することで，加算

器はシグナルレジスタの値から、リセットレジスタの値を減算する働きを持つ．この動作

により，下位ビットにおける CDSを実現する．

図 4.15: CDS機構を持つROMエンコーダのブロック図

カウンタおよびROMを用いたエンコーダのCDS構成に関して，どちらの構成の出力に

おいても上位ビットへと桁上がりが生じる場合がある．そのため，上位ビットカウンタへ

と桁上がりを引き継ぐ機構が必要となる．カウンタを用いた構成においては，そのMSBカ

ウンタの出力を上位ビットカウンタと接続することで，ROMを用いた構成においては，加

算器出力とは別に，桁上がり信号 “Carry”を上位ビットカウンタと接続することで実現す

る．桁上がりを考慮した上位ビットカウンタ構成を図 4.16に示す．それぞれの構成で出力

された桁上がり信号 “Carry”は，桁上げ用マルチプレクサへと入力される．上位ビットカ

ウンタは，図 4.10～図 4.13で示したCDS動作を行った後に，桁上がりの加算動作を行う．

その際，“CNTctrl0”により，初段のマルチプレクサのみ，入力を切り替え，“CTRLsig”

を “Low”から “High”へと遷移させることで，CDS動作同様，初段フリップフロップの

誤動作を防止する．そのため，上位ビットカウンタの初段フリップフロップに桁上げ用マ

ルチプレクサを介して何らかの事由でフリップフロップの入力にパルス信号が入力した場
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合でも，フリップフロップはカウント動作を行わない．次に図??に示すように，桁上げ用

マルチプレクサが桁上がり信号 “Carry”を選択するように制御する．“Carry”が “High”

の場合にのみ，初段フリップフロップにパルスが入力され，カウントアップが行われる．
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図 4.16: 桁上がりを含めた CDSカウンタ

本構成では，上位カウンタに関して 1度目のA/D変換結果を補数にすることでCDS動

作を実現するため，従来構成のようにダウンカウンタを使用せず，アップカウンタのみで

構成することが可能である．ROMエンコーダ構成はシンプルな回路構成であり，CDS機

構においても，レジスタおよび加算器などの簡素な回路で構成が可能である．また，上位

ビットカウンタのようなマルチプレクサによる補数切り替えを行わないため，制御が容易

である．

4.3 まとめ

本章では，時間量子化器出力より得た取得コードをバイナリコードへと変換し，ディジ

タル CDS動作を行う構成について検討し，簡素な構成でかつ，単一のクロック周期で動

作し，高速動作が可能なエンコーダを提案した．まず，エンコーダの構成として複数の手

法を検討し，そのうえで構成がシンプルなROMエンコーダ構成を提案した．次に，ディ

ジタル CDSを行うための構成に関して，補数を用いた手法により CDS動作を行う手法

を検討し，エンコーダおよび上位ビットカウンタで補数を出力する構成を提案した．エン

コーダで CDSを行った際に生じた桁上がり信号 “Carry”を，上位ビットカウンタへと引

き継ぐことで両構成間の整合性を確保する．ディジタルCDSにより，3章で提案した時間

量子化器の間欠動作に関して，動作時に発生する遅延オフセットもキャンセルすることが

可能となる．
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図 4.17: CDSカウンタの桁上がり動作
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第5章 発振器を用いたデルタシグマA/D変

換器

本章では，A/D変換器の低ノイズ化を目的とした，VCOを用いたデルタシグマA/D変

換器の回路構成に関して述べる．また，オールディジタルな A/D変換器として提案され

ている TADを利用した，オールディジタル 2次デルタシグマ A/D変換器について説明

する．

5.1 VCO量子化器を用いたデルタシグマA/D変換器

近年，イメージセンサ用 A/D変換器の高速化手法と共に，低ノイズ化手法が注目され

ている．画素回路やA/D変換器におけるオフセットのノイズは，CDSにより取り除くこ

とが可能であるが，ランダムノイズである kT/C（k：ボルツマン定数，T：温度）ノイズ

はCDSでは取り除くことができない．ランダムノイズに対しては，同一条件で信号のサン

プリングを n回繰り返し，出力の加算平均を取ることで，信号雑音（Signal-Noise, S/N）

比を
√
n倍改善することが可能である [52]．

平均化を行うためには，入力信号に対し，複数回のサンプリングが必要である．この複

数回のサンプリングは，デルタシグマA/D変換器におけるオーバーサンプリングに相当す

る．デルタシグマA/D変換器には，電圧制御発振器（VCO）を用いて時間軸上で変換を

行う方式が提案されている [53,54]．VCOおよびカウンタで構成された量子化器（図 5.1）

は，シングルスロープ A/D変換器同様に構成がシンプルである特徴を持つ．また，時間

分解能型の A/D変換器であるため微細化に伴う電源電圧の低下にも適応可能な構成であ

る．本節では，このVCO量子化器によるA/D変換器の構成を検討する．

5.1.1 デルタシグマA/D変換動作

VCO量子化器の動作を図 5.2に示す．VCO量子化器は入力電圧により発信周波数が変

化し，カウンタによってVCO出力のパルス数がカウントされる．このカウンタの値をサ
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図 5.1: VCO量子化器の構成

ンプリング区間ごとに取得する．その際に生じた量子化誤差は，パルスの位相として表

れ，次のサンプリングにおける初期位置として用いられる．このように，VCO量子化器

はVCOの回転動作における量子化誤差が次サンプリングに持ち越されることを利用した

構成であり，2.2.4項で説明した量子化器の役割と積分器の役割を果たしている．さらに，

VCOの発振がフィードバックを含んでいるとみなせるため，VCO量子化器の動作はデル

タシグマ変調動作に相当する．

また，VCO量子化期の特徴として，入力信号のサンプリングを行わない連続時間動作

が可能な点がある．一般的な A/D変換器は，入力アナログ信号に対して時間方向の離散

化と振幅方向の離散化（量子化）を行うことでディジタル値を取得する．連続的に変化す

る入力アナログ信号は，サンプリング周期ごとに時間分割され，サンプルされた点での電

圧値がアナログ入力値となる．一方で，VCO量子化器は入力アナログ信号の電圧値によ

り，周波数が上下する．その際のパルス総数は，後段のサンプリング周期ごとに時間平均

化されて現れる．これは入力電圧に対して積分機能を持つことを意味し，アナログ・プレ

フィルタを付加せずにA/D変換が可能である．

5.1.2 回路構成

VCO量子化器を用いたデルタシグマ A/D変換器の回路設計を行う．本方式において，

VCOには発振周波数と入力信号とのあいだに高精度な線形性をもつことが求められる．

そこで，弛緩発振器を用いた構成を検討する．図 5.3に提案回路構成を示す．提案回路構

成では，2つの弛緩発振器を並列にし，それぞれの出力を SR（Signal-Reset）フリップフ
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図 5.2: VCO量子化器の動作

ロップの入力とする．SRフリップフロップの出力は，各発振器のリセット端子へと出力

され，一方の出力はカウンタとも接続される．このカウンタ出力をサンプリングすること

で，A/D変換を行う．弛緩発振器は，ランプ波形を出力するチャージポンプ回路，および

オペアンプを用いた比較器により構成される．オペアンプの反転入力端子は，共通の参照

電圧を持つ．一方のチャージポンプ回路で充電動作が行われ比較器にランプ波が入力され

た場合，ランプ波は参照電圧の値までチャージポンプ回路のコンデンサへ充電を行う．そ

の際，もう一方のチャージポンプ回路はリセット端子がONした状態となる．ランプ波が

参照電圧値より大きくなった場合，比較器は出力を遷移させ SRフリップフロップおよび

カウンタへ出力する．カウンタでは遷移された信号をパルスとして受け取りカウントを行

う．SRフリップフロップは入力が遷移したことで出力が反転する．SRフリップフロップ

出力は各チャージポンプ回路のリセット端子と接続しているため，一方は OFFから ON

へ，もう一方はONからOFFへと動作が切り替わる．リセット端子が切り替わることで，

もう一方のチャージポンプ回路，および比較器が動作を開始し，同様な動作によりパルス

を出力する．この一連の動作を繰り返すことで，発振を行う．入力信号は，チャージポン

プ回路の入力となり，入力信号の大小によってチャージポンプ出力波形の傾きが変化する．

この構成により，オペアンプの反転入力端子を入力とした場合に比べて，周波数の変化が

大きく，また線形性を高くすることができる．二つの発振器を並列構成にすることで，カ

ウンタに入力される発振周波数を分周する効果を持つ．
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図 5.3: 弛緩発振器を用いたA/D変換器

5.1.3 シミュレーション結果

上記提案構成についての動作特性を，シミュレーションを行い確認した．設計に用いた

プロセスは 0.18 µm CMOSプロセスである．図 5.4に過渡解析結果を示す．電源電圧は

チャージポンプ，および比較器は 3.3 V，カウンタ等のディジタル部は 1.8 Vとしている．

図 5.4は Vinが 0.8 Vおよび 0.2 Vの場合における SRフリップフロップ出力をプロット

している．入力の電圧値によって，発振周波数が変化することが確認できる．これらの出

力が 4ビットカウンタへ入力された際のカウンタ出力結果を図 5.5に示す．10µs間におい

て，発振周波数の差異により，出力波形の密度が変化していることが確認できる．

発振器を用いた A/D変換器では，入力電圧値と発振周波数との間の線形性が性能に大

きく影響を与える．図 5.6に入力電圧に対する発振周波数を示す．入力電圧は 0.2 Vから

0.8 Vまで，6ビット分解能で変化させている．入力電圧に対して，周波数が線形に変化

していることが確認できる．ランプ波形の傾きを変化させる構成としたことで，高い線形

性を持つ構成が実現した．

5.2 TADを用いた構成

VCOを用いた構成によるデルタシグマA/D変換器は，小型かつ低ノイズ動作に適した

構成であるが，カラムA/D変換器として実用的なものとするためには，2次デルタシグマ

A/D変換器以上の高次化が求められる．VCO量子化器がデルタシグマ変調動作を持つこ

とを利用した，2次デルタシグマA/D変換器の手法は報告されている [55]．しかし，高次
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図 5.4: 弛緩発振器の過渡応答
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図 5.5: 発振器を用いたA/D変換器のカウンタ出力
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図 5.6: 弛緩発振器の線形性

化を行う場合，初段にアナログ積分器を持ち後段にVCO型デルタシグマを持つ構成，ま

たはフィードバックループにVCOを入れることで高次化を行っている．そのため，アナ

ログ積分器に用いられるキャパシタやアンプ等のアナログ要素の低減が難しく，消費電力，

回路面積が問題となる．

本節では，ディジタル素子のみによって構成されたA/D変換器である TADに関して，

デルタシグマA/D変換動作およびそのオールディジタルな高次化手法を検討する [56]．

5.2.1 TADの動作

渡辺ら [57–59]により提案されたTADは，ディジタル素子を活用したオールディジタル

なA/D変換器であり，省面積かつ，CMOS微細化プロセスに伴う性能向上が可能である．

サンプリング周期を任意に変化させることで A/D変換器の分解能を変更することが可能

であり，圧力センサやレーザレーダ距離センサ等，様々なセンサへの適用が報告されてい

る [60]．TADは，インバータによるリング状遅延線路（Ring-Delay Line, RDL），各イン



5.2. TADを用いた構成 57

図 5.7: 時間A/D変換器の構成 [57]

バータの状態を保持するラッチ回路，カウンタおよび減算回路から構成される（図 5.7）．

決められた時間内に，パルス信号が RDLを周回する回数および，通過するインバータの

段数で量子化を行う回路である．TADは時間分解能型A/D変換器であり，連続時間動作

が可能であることからアナログ・プレフィルタを持たない構成が可能である．RDL内に

反転信号をフィードフォワードする信号線を挿入することで，RDLは偶数段の遅延素子

による発振器構成となる．

入力信号は発振器の電源電圧として用いられる．入力される電圧値により，発振器に入

力されたパルス信号の遅延量が変化し，発振器の発振周波数も変化する．発振周波数の増

減は，パルス信号がリング状の遅延線路を通過する角速度の増減を意味する．カウンタは

発振器内をパルス信号が一周するごとにカウントアップを行う．ラッチ回路および RDL

の構成は，前章までで述べた時間量子化器と同じ構成であり，遅延線路内部の状態をラッ

チ回路が保持し，エンコードを行うことで．パルス信号が通過したインバータの段数，つ

まり発振周波数の位相状態が計測できる．カウンタ出力を上位ビット，ラッチ出力を下位

ビットとして，サンプリング周期ごとにディジタル値が出力される．

このTADとデルタシグマA/D変換器の関連を検討する．デルタシグマA/D変換器を

構成する積分器と量子化器およびDACは，TADにおいてはそれぞれ図 5.8 で示す構成で

表される．積分器は，遅延素子内の通過時間量子化誤差に相当する．量子化器とDAC，は
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それぞれ遅延素子の通過計測と遅延素子の通過値にあたる．デルタシグマ A/D変換器は

積分器に値が保持され，その後量子化器でディジタル出力を決定し，DACで出力に応じ

たアナログ値をフィードバックすることで動作する．TADでは，遅延線路内でパルス信号

が発振し，サンプリング終了時に遅延素子 1段分に満たない遅延量（量子化誤差）が発生

する．その値が積分器の役割に相当する．更に，カウンタとラッチの出力により上位・下

位ビットのディジタル出力が得られるが，遅延素子をいくつ通過したかの計測を行う回路

が，量子化器に対応する．図 5.9に上記動作の相関を示す．サンプリング周期ごとに発振

器内部の状態はラッチに保持され，発振器は連続的に動作している．量子化誤差は，遅延

素子間の遅延時間に相当するが，その量子化誤差は次サンプルの量子化に引き継がれる．

そのため，TADはデルタシグマ型のA/D変換方式だと言える．

図 5.8: TADのデルタシグマA/D変換動作

図 5.9: TADとデルタシグマA/D変換器の動作対応
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図 5.10: 2次デルタシグマA/D変換器の構成

図 5.11: TADによる 2次デルタシグマA/D変換器

5.2.2 TADの高次化

TADはデルタシグマA/D変換器として動作することから，高次化により更なるノイズ

低減が期待できる．図 5.10は，通常の 2次デルタシグマA/D変換器の構成である．デル

タシグマA/D変換器の量子化器部分にもう 1段デルタシグマA/D変換器を挿入した構成

であり，デルタシグマ A/D変換器が持つノイズシェーピング効果をさらに強めることが

可能である．図 5.11は，提案構成である，2次デルタシグマTADのブロック図である．発

振器とカウンタの後段に，ディジタル値をサンプリングごとに積算して値を保持する，ア

キュムレータを組み込んだ構成である．TADの出力をアキュムレータが積算し，アキュ

ムレータの値が，設定した閾値を越えた際にカウンタとアキュムレータ双方のデジタル値

積算結果から一定値を減算する．これはデルタシグマ A/D変換器のフィードバックに相

当する．本構成によって 2次ノイズシェーピング効果を，ディジタル素子のみで実現する．

本構成に関して，伝達関数を用いて考察を行う．基本的な 2次デルタシグマA/D変換器

は，量子化器を 1次デルタシグマ A/D変換器に置き換えることで構成される．一方，提

案構成では量子化器の置き換えではなく，TADの後段にアキュムレータを組みこんでい

る．本来の 2次デルタシグマ A/D変換器と比較すると，アキュムレータを後段に加えた

ことで，量子化雑音の要因が 1つ加わったと考えられる．図 5.10で示したシステム図の伝

達関数は，量子化ノイズ 1・2段目の伝達関数をそれぞれ，N0(z)，N1(z)とするとき，

H(z) = z−2Vin(z) + z−1(1− z−1)N0(z) + (1− z−1)2N1(z) (5.1)
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で表される．（5.1）式の第 1項は，2サンプリング後の入力信号を出力する．第 3項は，

2段目の量子化器より発生する量子化ノイズが 2次ノイズシェーピングされた形で出力さ

れる．ここまでは 2次デルタシグマ変調と同様だが，第 2項の z−1(1− z−1)N0(z)は 1次

ノイズシェーピングの形で出力されるため，N0(z)が支配的になると考えられる．

しかし，TADはRDLとカウンタで構成される．これは前節に示したVCO量子化器と

等価であり，疑似フィードバック機構を有している．そのため，N0(z)はすでに 1次ノイ

ズシェーピング効果を持つ．以上より，伝達関数は

z−1(1− z−1)N0(z) = z−1(1− z−1)
{
(1− z−1)N ′

0(z)
}
= z−1(1− z−1)2N ′

0(z) (5.2)

となり，第 2項は 2次ノイズシェーピング効果を持つ．カウンタ値を減算しフィードバッ

ク機構を新たに組み込むことで，第 3項と合わせて 2次ノイズシェーピング効果を得るこ

とができる．よって，ディジタル素子のみで 2次デルタシグマ A/D変換器構成が可能と

なる．ただし，量子化ノイズは，N ′
0(z)の増加を考慮する必要がある．

5.2.3 シミュレーション結果

提案手法について，ビヘイビア・モデルを用いて検証を行った．シミュレーション結果

を以下に示す．各図はそれぞれの構成におけるノイズスペクトルを示している．図 5.12は

一般的な 2次デルタシグマ構成，および TADによる 1次デルタシグマ構成における，ノ

イズスペクトルである．図 5.13は提案構成である，2次デルタシグマ TADのノイズスペ

クトルである．TADを用いることで，量子化誤差が高周波側に掃き出されていることが

確認できることから，TAD はデルタシグマ型 ADCとして動作していることが確認でき

る．提案構成に関して，ノイズシェーピング特性が通常のTAD回路と比較して，高次の

ノイズシェーピング特性を有していることが確認できる．また，2次ノイズシェーピング

の傾きに関して，提案構成は約 43 dB/ decadeであった．

5.3 まとめ

本章では，A/D変換器の低ノイズ化を目的とした，VCOを用いたデルタシグマ A/D

変換器の回路構成に関して説明し，また TADを用いたオールディジタル構成によるデル

タシグマ A/D変換器の高次化を提案した．弛緩発振器を用いた構成によるデルタシグマ

A/D変換器構成によって，入力電圧と周波数との間に高い線形性を持ったADC構成を提

案した．TADを用いたデルタシグマADCの高次化に関して，TADを初段の積分器とし，
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後段の積分器をアキュムレータとする構成を提案した．本来は初段に量子化が含まれるた

め，1次ノイズシェーピング特性が支配的となる構成が，TAD内のVCO量子化器が持つ

1次ノイズシェーピング特性により，高次化を実現した．ビヘイビア・モデルのシミュレー

ションにより動作確認を行い，2次のデルタシグマ動作を確認した．

本提案構成により，イメージセンサにおける高速動作および低ノイズ化の両立が期待さ

れる．
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図 5.12: デルタシグマA/D変換器のスペクトル解析
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図 5.13: 提案構成のスペクトル解析
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第6章 差動直交信号を用いたA/D変換器

本章では，クロック信号から発生するノイズが，時間量子化器に与える影響を考察し，

影響を回避する手法として提案する，差動直交信号を用いた手法とその効果について説明

する．

6.1 差動直交信号による時間量子化器

前章までで述べた時間分解能型 A/D変換器に用いるクロック信号は，インバータ等の

遅延素子による遅延線路，または発振器を用いて信号を生成する．このようなディジタル

素子による構成では，その出力信号はほぼ矩形波となる．そのため，時間量子化器または

カウンタで検出する位相差は，出力信号の立ち上がりまたは立ち下がりのみであり，ビッ

ト数の増加には遅延素子の段数増加が必要となる．また，製造ばらつきによる精度の低下

や，遅延素子を信号が通過する際に発生する貫通電流により，スパイクノイズ等のディジ

タル雑音が含まれる問題がある．そこで，サイン波およびコサイン波の差動直交信号をク

ロック信号の代わりに用いることで，これらの問題を解決する手法を検討する．

本提案構成は，差動直交発振器とラッチドコンパレータを用いた位相検出器，およびエ

ンコーダにより構成される．差動直交発振器は，サイン波とコサイン波の，位相が相互に

π/２ずつずれ，相互に差動関係となった信号（Q+とQ−および I+と I−）を出力する．一

般的に，このような発振器構成をQVCO（Quadrature Voltage Controlled Oscillator）と

呼ぶ．ラッチドコンパレータでは，外部からのホールド信号を基準として，2入力間の大

小を比較し，その比較結果を保持する．ここに差動直交信号の中から 2つの波形を選択し，

入力とすることで，信号間の位相比較を行う位相検出器として動作する．エンコーダでは，

ラッチドコンパレータ出力の組み合わせから，位相状態に合わせたディジタル値を出力す

る．図 6.1および表 6.1に 位相比較動作を示す．本手法では 8値の比較，つまりバイナリ

で 3ビットの計測を行うため，発振器 2段から構成される．遅延線路による構成では，少

なくとも 4段の遅延素子を構成する必要があることから，遅延素子の段数削減が可能であ

る．また，矩形波（高周波）の信号を用いていないため，スパイクノイズの影響を低減す
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図 6.1: 差動直交信号

表 6.1: 差動直交信号の出力波形と位相状態

位相状態 Q+ > Q− I+ > Q− I+ > I− I+ > Q+ Digital

0 1 1 1 1 000

1 1 1 1 0 001

2 1 1 0 0 010

3 1 0 0 0 011

4 0 0 0 0 100

5 0 0 0 1 101

6 0 0 1 1 110

7 0 1 1 1 111
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ることが可能である．

サイン波Q+とQ−は互いに差動関係にあり，相互に πの位相差を持つ．同様にコサイ

ン波 I+と I−は互いに差動関係にあり，相互に πの位相差を持つ．サイン波Q+とコサイ

ン波と I+は π/2の位相差を持つことから，これら 4つの信号Q+，I+，Q−，I−は前後の信

号とそれぞれ π/4の位相差を持つ．クロック信号を差動直交信号へと置き換えることで，

遅延段数の削減を実現した．サイン波およびコサイン波は時間連続な信号であり，“High”

から “Low”への遷移，および “Low”から “High”の際に位相毎に異なる電位差を持つ．こ

の電圧関係を位相検出に利用することで，遅延素子の段数削減を実現する．構成要素数の

削減は，省面積効果だけでなく，段数が少なくなることで製造ばらつきによる下位ビット

量子化誤差のばらつき低減が期待できる．また，クロック信号を遅延素子に入力した際に

流れる貫通電流を抑制することが可能なため，回路規模を増大させることなく，位相検出

精度を向上させ，量子化バラツキとノイズ発生を抑制することができる．次に，ラッチド

QVCO エンコーダ 

Q+ 

I+ 

I- 

Q- 

ラッチドコンパレータ 

図 6.2: 差動直交信号を用いた時間量子化器

コンパレータの構成を図 6.3 に示す．ラッチドコンパレータでは，差動直交信号Q+，Q−

，I+，I−の 4つの信号のうち 2つを入力信号として持つ．各ラッチドコンパレータはホー

ルド信号 “Hold”のタイミングで 2つの入力信号の大小比較を行うと同時に，ラッチ動作

を行う．そのため，ラッチドコンパレータは比較器動作とラッチ動作の両方の動作を兼ね

る．表 6.1における位相状態が “0”のタイミングでホールド信号を駆動した場合，ラッチ

ドコンパレータの入力，Q+とQ−の大小関係はQ+ > Q−であるため，OUT+は “High”

を，OUT−は “Low”を出力する．また，同タイミングにおける他のラッチドコンパレー

タの入力，I+とQ+の大小関係は I+ > Q+である．この二つのラッチドコンパレータの

出力より，ホールド信号のタイミングが位相状態 “0”に対応すると判別できる．各ラッチ

ドコンパレータも同様に，ホールド信号のタイミングで入力信号の大小結果を出力する．
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このラッチドコンパレータの出力結果を，場合分けすることで，ホールド信号のタイミン

グと差動直交信号の位相状態の対応が決定する．8位相状態を判別する場合，ラッチドコ

ンパレータへの入力は図 6.2 のような 4つのラッチドコンパレータを用いた位相検出器で

構成され，その出力の組み合わせで判別が可能である．4つの信号から 2つを選択する組

み合わせは，本来は 4C2 = 6通り存在する．しかし，8位相状態の判別をする際には，表

6.1に示した，4通りの組み合わせによって判別が可能なため，使用素子数の削減が可能で

ある．一方で，配線が持つ容量や抵抗などの寄生成分が配線ごとにばらついた場合，判別

のタイミングがずれ，分解能を低下する可能性が生じる．そのため，ラッチドコンパレー

タに入力される波形の数に差異が現れないよう，ダミー素子を配置する等の設計が重要で

ある．

エンコーダ回路は，表 6.1より，第 sec:chapter4章で説明したROM方式を採用する．

Q+ Q- 

Hold 

Hold Hold 

Vdd 

OUT- OUT+ 

図 6.3: ラッチドコンパレータ

6.1.1 シミュレーション結果

クロック信号と差動直交信号から発生する電流が，電源線にどのような影響を与えるの

かに関するシミュレーションを，0.18 µm CMOSプロセス，Cadence Spectreを用いて

行った．クロック信号は 45度ずつ位相を変化させた，4位相クロック信号を用意し，差動

直交信号は，サイン波とコサイン波および，それぞれの差動信号を用意した．それぞれの

信号をインバータへと入力し，その消費電流の合計を比較することで評価を行った．入力

した波形は，どちらも振幅 3.3 V，周波数 47 MHzである．過渡解析結果を図 6.4に示す．

クロック信号が入力されたインバータからは，矩形波の形で電流が変化し，スパイクノイ
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ズも発生している．これは，インバータ内を流れる貫通電流によるものである．一方，差

動直交信号を入力したインバータの消費電流は，周期的な変化を行うのみで，電流の急激

な上昇，下降といったノイズ源になり得る波形は生じなかった．また，振幅も小さな波形

であった．これは，差動の信号同士から発生する信号電流がそれぞれ打ち消しあうため，

ノイズの発生を更に抑制することが出来たと考えられる．平均の消費電流は，クロック信

号を用いた構成では，24.5 µA，差動直交信号を用いた構成では，19.91 µAであり，定常

な電流が流れる差動直交信号を用いた構成の方が，小さな電流消費であることが確認でき

た．これは，定常で消費される電流と比較し，大きな電流がスパイクの形として，消費さ

れていることが原因と考えられる．
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図 6.4: インバータが消費する電流の比較

6.2 差動直交信号を用いたシングルスロープA/D変換器

本節では，シングルスロープA/D変換器と時間量子化器のハイブリッド型A/D変換器

について差動直交信号を用いた手法を検討する．図 6.5に提案構成を示す．クロック信号

を差動直交信号に置き換えた構成となる．差動直交信号の発振周波数を一定とする．Q+

，Q−，I+，I−のうち 1つの信号を基準クロックとしてカウンタへ供給し，A/D変換器にお

ける上位ビットとする．時間量子化器は A/D変換器における下位ビットとなる．シング
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ルスロープA/D変換器において，比較器には，アナログ値およびランプ波が入力される．

比較器出力であるPWM信号は，カウンタが計測する範囲を決定するものであり，同時に

時間量子化器内におけるラッチドコンパレータのホールド信号となる．そのため，時間量

子化器内の位相検出器は，PWM信号の立ち下がりタイミングに合わせて位相状態の計測

を行う．これは第 3章で示したハイブリッド型A/D変換器と同じ動作である．

本方式によるA/D変換器では，クロック信号動作の場合と同様に，ディジタルCDS構

成が可能であり，固定パターンノイズの低減も行うことができる．

Vin 

Vramp 

Comparator 

PWM signal 

ripple counter 

Phase Detector + Encoder 

QVCO 

図 6.5: 差動直交信号を用いたシングルスロープA/D変換器

6.3 差動直交発振器を用いたA/D変換器

本節では，差動直交発振器を用いたデルタシグマA/D変換器構成について検討する．図

6.6に提案構成を示す．第 5章で説明した，発振器を用いた構成に関して，発振器を差動

直交発振器に置き換えた構成となる．電圧制御型差動直交発振器は，差動増幅器 2段を組

み合わせた構成（図 6.7）である [61]．本構成では，入力されるアナログ値により発振周

波数が変化する．差動増幅器の各出力から差動直交信号Q+，Q−，I+，I−がそれぞれ出力

されるので，回路規模の削減が可能である．Q+，Q−，I+，I− のうち 1つの信号を基準ク

ロック信号としてカウンタへ供給し，A/D変換器における上位ビットとする．上位ビット

カウンタは入力されたクロック信号のサイクル数をカウントし，一定のサンプリング周期

でカウント値を上位ビットメモリへと出力する．周波数が大きい場合，サンプリング周期

内でのカウント値は増え，周波数が小さい場合，カウント値は少なくなることから，メモ

リに出力されたカウント値を処理し，ディジタル出力を得る．この時，上位ビットカウン

タのサンプリングに用いるクロック信号を，位相検出器のホールド信号とする．そのため，
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位相検出器は，サンプリング周期ごとに位相状態の計測を行う．そのため，本構成におい

ても，デルタシグマA/D変換動作が行われている．

Vin 
ripple counter 

Phase Detector + Encoder 

QVCO 

Upper register 

Lower register 

図 6.6: 差動直交発振器を用いたA/D変換器

Vin 

Q+ I+ 

I- Q- 

図 6.7: 差動直交発振器の構成

図 6.8に，本提案構成のシミュレーション結果を示す．下位 3ビットは差動直交発振器

から，上位 5ビットはカウンタから構成される，計 8ビットの A/D変換器の出力コード

の遷移を示す．サンプリング周波数は 500 nsである．下位ビットと上位ビットとの境界で

コードずれがなく，下位ビットから上位ビットへの引継ぎが過不足なく保たれていること

が確認できる．

6.4 まとめ

本章では，時間分解能型A/D変換器にて用いるクロック信号を差動直交信号とすること

で，回路規模を増大させることなく，ノイズを抑制した新規位相検出手法を提案した．本

提案構成は，差動直交発振器，ラッチドコンパレータ，およびエンコーダから構成される．
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図 6.8: 差動直交発振器を用いたA/D変換器の出力

サイン波およびコサイン波とそれぞれの差動信号から，4つの信号間の大小関係に基づき

1周期の位相状態を 8分割する．各ラッチドコンパレータはホールド信号のタイミングで

信号間の大小比較を行い，出力結果から位相状態を検出し，ディジタル値を取得する．ま

た，上記のディジタル値を下位ビットし，差動直交信号のいずれかを基準とした上位ビッ

ト生成による時間分解能型 A/D変換器を提案した．本構成により，遅延段数の削減を実

現し，スパイクノイズの低減を実現し，かつ差動信号の利用により更なる低ノイズ化を実

現した．本手法は，時間分解能型 A/D変換器に利用することで，特に回路規模の増大や

雑音発生の防止が期待される．
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本章では，これまでに提案した時間分解能型A/D変換器を用いたCMOSイメージセン

サについて述べる．提案構成によるイメージセンサの回路設計を行い，試作・測定により

その動作を確認する．

7.1 ハイブリッド型A/D変換器による低電力イメージセンサ

イメージセンサの高解像度化や高速撮像化が進む中で，イメージセンサ用カラム A/D

変換器では変換速度だけでなく，消費電力の管理がより重要となる．本節では，3 章およ

び 4章で提案した，低電力ハイブリッド型A/D変換器を用いた構成を検討する．

図 7.1にイメージセンサの構成を示す．行デコーダ（Row Decoder）は，アレイ状に配

置された画素回路を 1行ごとに順次選択する．選択された行に該当する画素回路は，列並

列に構成されたそれぞれの A/D変換器の入力信号となり，一斉に A/D変換が行われる．

A/D変換により得られたディジタル値は，列デコーダ（Column Decoder）によって，順

次信号処理部へと出力される．

7.1.1 カラムA/D変換器

イメージセンサは列並列構成（2.1.2項）を取るため，カラム A/D変換器においては，

画素回路の幅に合わせたレイアウトを行う必要がある．本構成では，4Tr型画素回路を採

用し，5 µm2で設計した（図 7.2）．そのため，カラムA/D変換器は 5 µm幅での設計を

行う．A/D変換器のレイアウトは必然的に縦長な構造となるため，時間量子化器のビット

数は許容面積を考慮し 4ビットに設定する．カウンタのビット数を 8ビットとして計 12

ビットのA/D変換器を設計した．図 7.3 にカラムA/D変換器の構成を示す．シングルス

ロープ A/D変換器と時間量子化器を組み合わせた構成に，さらに間欠動作を導入するこ

とで消費電力を削減する．間欠動作を行うためのオフセット遅延は，インバータを複数並

べた遅延線路により生成する．
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図 7.1: CMOSイメージセンサの列並列構成

図 7.2: 画素回路のレイアウト図
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図 7.3: カラムA/D変換器の構成

図 7.4に比較器の構成を示す．画素回路からの信号，およびランプ波形が入力される比

較器は，カップリング容量，フィードバック用のスイッチを持つ．比較器は pmosトラン

ジスタ差動対による，シングルエンド差動増幅回路を用いて構成する．位相補償容量を持

たない 1段アンプの構成とした．カラムA/D変換器のディジタル部分は，1.8 V電源電圧

で動作し，ラッチ回路および遅延線路により構成される時間量子化器とエンコーダ回路，

シュミットトリガ，カウンタにより構成される．時間量子化器は 8位相からバイナリで 4

ビット相当の計測を行う（図 7.5）．エンコーダ回路は，カウンタを用いた方式を採用した．

Comparator 

Vbn 
Vpix 

Vbp 

Vr + 

- 

Vr 

Vpix 

図 7.4: 比較器の構成

7.1.2 ランプ波形発生器

ランプ波形発生器は，A/D変換器において線形性をの性能を決定する重要な回路であ

る．高速・高分解能なシングルスロープA/D変換器の実現にはA/D変換器で求められる

分解能よりも高線形性を持ったランプ波形発生器が求められる．また，イメージセンサに
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TDC 

Encoder 

図 7.5: 時間量子化器およびエンコーダの構成

おいては，ランプ波形発生器を列並列構成の外部へ配置し各比較器へランプ波形を供給す

る構成が一般的である（図 7.1）．列並列構成に含まれないため，5 µm幅設計というサイ

ズ制約を受けない．しかし一方で，寄生抵抗・容量を持った長距離配線を介して，信号を

全カラム A/D変換器へ供給するため，十分な駆動力を確保した駆動アンプの設計が重要

である．

ランプ波形発生器の構成としては，電流源と容量を用いた電荷積分型 [62, 63] および

DACを用いた方式が考えられる（図 7.6）．電荷積分型は，容量に充電される電圧をラン

プ波形として利用する構成であり，その動作は次式で表される [64]．

Vramp = Vinit −
I

C
t (7.1)

電荷積分型は連続時間で動作を行うため，非線形誤差のDNLに関しては高い線形性を

実現可能である．しかし INLに関して，出力は総じて弓なりの形となることから劣化が

大きくなる．イメージセンサにおいては，画素回路における INLの方が大きくなるため，

ランプ波形における INLの劣化が問題になることは少ない．

一方，DACを用いた手法は離散時間動作を行う．入力するディジタル値により，ラン

プ波形の初期電圧および波形の傾きを任意に変化させることが可能であるため，電荷積分

型と比べ INLの点で優れている．また，任意に波形を変えることで，人間の刺客に近い特

性を持つ対数変換型 [65,66] イメージセンサ応用等，高ダイナミックレンジに即した信号

出力も可能である．インターリーブ動作を用いた高速ランプ波形発生器 [67] では，時間

量子化器に用いる複数位相クロック信号を活用することで高分解能化を実現している（図
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図 7.6: ランプ波形発生器の分類

7.7）．

図 7.7: DACによるランプ波形発生器のインターリーブ動作 [67]

DACを用いた手法では出力波形が階段状になり，スパイクノイズも発生するため，連

続動作をする電荷積分型と比較するとDNLが劣化しやすく，また高分解能における回路

規模の増大が課題である．

イメージセンサにおいてDNLの性能が指すものは，入射光強度ごとの滑らかなディジ

タル値の変化であり，出力画像においてはグラデーションとして表現される．DNLに対

して，INLは後段画像処理での補正が容易なため，本手法ではDNLに優れた電荷積分型
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図 7.8: ランプ波形発生器のレイアウト図

を用いたランプ波形発生器を設計した．図 7.8にランプ波形発生器のレイアウトを示す．

7.2 試作と測定結果

0.18-µm 1P4M CMOS Image Sensor（CIS）プロセスにより詩作を行った．試作した回

路のチップ写真を図 7.9に示す．画素回路は 5 µm間隔で設計し，200 × 200のアレイ構

造とした．カラムA/D変換器の面積は，5 µm × 1.1 mmである．比較器を含むアナログ

部分の全長は 340 µmとなり，ディジタル部分の全長は 760 µmとなった（図 7.10）．

測定を行うため，試作したイメージセンサチップを搭載可能な，評価基板および測定モ

ジュール（図 7.11）を作成し，測定によりA/D変換器，およびイメージセンサの動作評

価を行った．イメージセンサおよび画像取得のタイミング制御として，FPGAボードおよ

び FMCコネクタを用いた．使用したボードはTB-7K-325T-IMG，搭載 FPGAはXilinx

Kintex-7である．

表 7.1に性能諸元，および既発表であるカラムA/D変換器との性能比較を示す．[68–70]

カラム A/D変換器に関して，クロック周波数 100MHz，アナログ部の電源電圧を 3.3 V，

ディジタル部の電源電圧を 1.8 Vとして測定を行った．設計時は，200MHzクロック駆動

12ビットA/D変換器を想定していたため，100MHz動作においては 11ビット動作での評

価を行っている．A/D変換器 1カラムあたりの消費電力は 108µWと算出した．時間量子

化器部での間欠動作により，従来構成と比較し 57%の電力削減を実現した．図 7.12に測

定したA/D変換器の非線形性を示す．DNLは+0.26/-0.23 LSB，INLは+7.5/-14.5 LSB
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図 7.9: CMOSイメージセンサのチップ写真

であった．INLの非線形性は，電荷積分型で構成したランプ波形発生器によるものと考え

られる．DNLによる線形性は非常に良好な値となったため INLの補正も可能である．

次に，画像取得によるイメージセンサの評価を行った．図 7.11より，評価基板上イメージ

センサチップの直上にレンズが装着された構成となっている．使用したレンズはFUJINON

1:1.3/2.8 mm YF2.8A-2である．イメージセンサ出力は，列デコーダよりロジックアナラ

イザへ送られる．ロジックアナライザでは画素毎のデータを保持し，外部 PCにてデータ

を処理し，画像情報への変換を行った図 7.13．露光時間は 3 msとした．本手法によるイ

メージセンサは，約 300 fpsに相当する速度での動作が可能である．

本手法ではチップ外部の PCにおける処理で，画像同士の差分をとりディジタル CDS

を実行した．そのため，イメージセンサを完全に遮光した状態（リセット状態）のデータ

をあらかじめ取得し，次に採光した状態（シグナル状態）にて撮像を行い，撮像時に出力

された値との減算の処理を行った．撮像された画像に関して，画像内に見える縦に走るノ

イズは，列に対応した A/D変換器固有のノイズであると考えられる．原因としては，電

源線に生じたノイズまたは電圧降下の影響を大きく受けたことなどが挙げられる．レイア

ウトにおける，バイパスコンデンサ搭載による電源線の強化，および第 6 章で提案した，
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図 7.10: カラムA/D変換器ディジタル部のレイアウト（4カラム）

差動直交信号の導入により改善が見込まれる．画素毎のノイズは，画素回路において発生

したランダムノイズであると考えられる．改善のためには画素回路における精度の最適化

が必要であり，また，第 5 章で提案した，マルチサンプリングによる積算作用でもランダ

ムノイズの低減が見込まれる．

7.3 まとめ

本章では，本研究にて提案した低電力カラムA/D変換器を搭載したCMOSイメージセ

ンサの設計を行い，試作・測定により動作確認および性能評価を行った．イメージセンサ

への適用における最適化を考え，カラム A/D変換器における比較器の構成，および参照
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図 7.11: チップ評価モジュール
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図 7.12: カラムA/D変換器の非線形性

電圧であるランプ波形発生器の構成を提案した．次に，0.18-µm，CISプロセスにおいて

200 × 200画素，5µm × 1.1 mmのカラム A/D変換器が列並列で配置されたイメージセ

ンサを試作し，評価基板を用いた測定により画像の取得を確認した．間欠動作時間量子化

器を持った，ハイブリッド型 A/D変換器は 1カラムあたり 108µWで動作する．カラム
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表 7.1: 提案構成の性能諸元および他のA/D変換器との比較

This Work [68] [69] [70]

プロセス 0.18 µm 0.25 µm 0.18 µm 0.18 µm

変換方式 Single-Slope Multi Ramp Two Step Multi Step

+ TDC Single-Slope Single-Slope Single-Slope

画素ピッチ 5 µm 7.4 µm 15 µm 6.7 µm

ビット数 11（+1） ビット 11 ビット 12 ビット 12 ビット

サンプリングレート 200 kS/s 62.5 kS/s 27.8 kS/s 220 kS/s

DNL +0.26 / -0.23 N/A N/A +0.4 / -0.4

INL +7.6 / -14.5 +1.4/-1.0 N/A +0.4 / -2.0

消費電力 71～108 µW/col. 130 µW/col. 128 µW/col. 260 µW/col.

A/D変換器の低消費電力化により，200 × 200画素，300 fpsのイメージセンサにおいて

低消費電力動作を実現した．
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図 7.13: 試作チップによる撮像画像





83

第8章 結論

本論文では，高速撮像・低電力・高ダイナミックレンジを両立した CMOSイメージセ

ンサを実現する上で重要となる，イメージセンサ用 A/D変換器の高速化，低消費電力化

および低ノイズ化を目標とし，シングルスロープ A/D変換器または発振器を用いた時間

分解能型 A/D変換器に関する新規手法を提案，シミュレーションや試作回路評価による

動作の検証，提案構成を搭載した CMOSイメージセンサ設計を行い，その有効性の検証

を行った．

第 1章では，CMOSイメージセンサおよびA/D変換器に関する社会的背景および学術

的背景について述べ，本研究の目的を明らかにした．また，第 2章では，研究対象である

イメージセンサに関して，その読み出し方式や基本要素回路構成を説明した．さらに，イ

メージセンサ用A/D変換器に関して，各方式のA/D変換器の基本的な構成および問題点

について検討し，時間分解能型 A/D変換器の構成と製造プロセス微細化が進む中での優

位性について考察した．

第 3章では，シングルスロープ A/D変換器と時間量子化器とのハイブリッド構成に関

して，その整合性を確保した上での高速化の実現し，高速・低消費電力動作両立に向けた，

時間量子化器の間欠動作について新規手法を提案した．また，最適ビット数に関して考察

を行い，間欠動作型時間量子化器によるハイブリッド型 A/D変換器の試作，評価結果に

ついて述べた．第 4章では，時間量子化器出力より得た取得コードをバイナリコードへと

変換し，ディジタル CDS動作を行う構成について検討し，簡素な構成でかつ，単一のク

ロック周期で動作し，高速動作が可能なエンコーダを提案した．まず，エンコーダの構成

として複数の手法を検討し，そのうえで構成がシンプルなROMエンコーダ構成を提案し

た．次に，ディジタルCDSを行うための構成に関して，補数を用いた手法によりCDS動

作を行う手法を検討し，エンコーダおよび上位ビットカウンタで補数を出力する構成を提

案した．エンコーダで CDSを行った際に生じた桁上がり信号を，上位ビットカウンタへ

と引き継ぐことで両構成間の整合性を確保する．

第 5章では，ADCの低ノイズ化を目的とした，VCOを用いたデルタシグマADCの回路

構成に関して説明し，またTADを用いたオールディジタル構成によるデルタシグマADC
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の高次化を提案した．弛緩発振器を用いた構成によるデルタシグマ ADC構成によって，

入力電圧と周波数との間に高い線形性を持った ADC構成を提案した．TADを用いたデ

ルタシグマADCの高次化に関して，TADを初段の積分器とし，後段の積分器をアキュム

レータとする構成を提案した．本来は初段に量子化が含まれるため，1次ノイズシェーピ

ング特性が支配的となる構成が，TAD内のVCO量子化器が持つ 1次ノイズシェーピング

特性により，高次化を実現した．ビヘイビア・モデルのシミュレーションにより動作確認

を行い，2次のデルタシグマ動作を確認した．また，第 6章では，時間分解能型A/D変換

器においてノイズ源ともなるクロック信号を，差動直交信号に置き換えることで回路規模

の増大なく低ノイズ化を図った．サイン波およびコサイン波とそれぞれの差動信号から，4

つの信号間の大小関係に基づき 1周期の位相状態を 8分割する．各ラッチドコンパレータ

はホールド信号のタイミングで信号間の大小比較を行い，出力結果から位相状態を検出，

ディジタル値を取得する．また，上記のディジタル値を下位ビットし，差動直交信号のい

ずれかを基準とした上位ビット生成による時間分解能型 A/D変換器を提案した．本構成

により，遅延段数の削減を実現し，スパイクノイズ抑制し，かつ差動信号の利用により低

ノイズ化を実現した．

第 7章では，低電力カラム A/D変換器を搭載した CMOSイメージセンサの設計を行

い，試作・測定により動作確認および性能評価を行った．イメージセンサへの適用におけ

る最適化を考え，カラム A/D変換器における比較器の構成，および参照電圧であるラン

プ波形発生器の構成を提案した．次に，0.18-µm，CISプロセスにおいて 200 × 200画素，

5µm × 1.1 mmA/D変換器を列並列構成で持ったイメージセンサを試作し，評価基板を

用いた測定により画像の取得を確認した．間欠動作時間量子化器を持ったハイブリッド型

A/D変換器は 1カラムあたり 108µWで動作する．カラム A/D変換器の低消費電力化に

より，200 × 200画素，300 fpsのイメージセンサにおいて低消費電力動作を実現した．

集積回路，特にイメージセンサや A/D変換器の分野では高集積化・高速化に焦点が当

てられており，低電力化・低ノイズ化する研究は発展途上である．本研究では，今後更な

るプロセス微細化が進む中で，センサの小型化，高速化，低消費電力化および低ノイズ化

が期待される時間分解能型A/D変換器に関する回路構成について論じた．また，3次元積

層イメージセンサによってアプリケーションを含めた開発など画像に付加価値を与えるイ

メージセンサや，量子線等の可視光領域以外の波長帯域を検出する素子をアレイ化するこ

とで，人には見えない情報を可視化するイメージセンサ等の研究が進み，従来のカメラ搭

載以外の様々なセンサ応用が検討されている．本研究が今後のイメージセンサに関する研

究の発展に寄与しうると信じている．
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