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補間技術とバックグランド補償技術を用いた 
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あらまし  補間技術と巡回バックグランド補償技術を使用した並列型 A/D 変換器（ADC）に関して報告する．並

列型 ADC は分解能が上がるほど回路規模が増大し、消費電力が増加する．この問題に対し、容量補間とゲート幅

補間の特長を生かした補間技術を提案し、分解能の増加による消費電力の増加を抑制した．巡回バックグランド自

己補償技術は素子ばらつきによるオフセットと温度や電源電圧変動による影響を抑える．試作 ADC は 90-nm 1P10M 
CMOS プロセスで製作された．測定の結果、入力周波数 500 MHz、変換周波数 600 MSps の際 ENOB は補償技術未

使用下で 6.07 bits、使用下で 6.74 bits を達成した．1.2 V 電源電圧で 98.5 mW を消費し、FoM は 1.54 pJ/conversion step
を達成した． 
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Abstract  This paper describes a flash ADC using interpolation (IP) and cyclic background self-calibrating techniques. The 
proposed IP technique that is cascade of capacitor IP and gate IP with dynamic double-tail latched comparator reduces 
non-linearity, power consumption, and occupied area. The cyclic background self-calibrating technique periodically suppresses 
offset mismatch voltages caused by static fluctuation and dynamic fluctuation due to temperature and supply voltage changes. 
The ADC has been fabricated in 90-nm 1P10M CMOS technology. Experimental results show that the ADC achieves ENOB of 
6.07 bits without calibration and 6.74 bits with calibration up to 500 MHz input signal at sampling rate of 600 MSps. It dissi-
pates 98.5 mW on 1.2-V supply. FoM is 1.54 pJ/conversion step.  
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1. はじめに  

固定無線接続（FWA）は 38 GHz 帯の周波数を用い

て大量情報を転送する通信システムである．FWA の目

標データ転送量は約 1 Gbps で、 16QAM もしくは

64QAM の使用を想定しており、ADC の分解能として

は 7 bits 以上、変換周波数は 500 MSps 以上が要求され

る．  
本研究では 8-bit 600-MSps の並列型 ADC を 90-nm

プロセスで試作した．微細プロセスの使用により高速

変換が可能となる反面、電源電圧と信号振幅の低下に

より変換精度の向上が困難となる．微細プロセスの使

用による精度劣化を克服するために、補間技術と比較

器のオフセット除去にバックグランド補償を用いた．  

並列型 ADC は ADC の変換手法の中で最も高速動作

に向いているが、分解能が上がるほど回路要素数と占

有面積が増加する短所がある．占有面積が増えるほど

寄生抵抗と寄生容量の影響を大きく受け、その影響で

変換速度は制限される．そこで本研究では補間技術 [1
‐4]を使用して回路要素数と占有面積の増加を抑えた． 
 

2. ADC の構成と巡回バックグランド補償  
 

2.1. ADC の構成  
 
ADC の構成を図 -1 に示す．提案回路は増幅器、容量

補間、比較器、参照電圧回路と巡回補償用の論理回路  
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図 -1 ADC の構造  

 
で構成される．比較器の 3σ分のオフセット（V offset  (σ) 
= 1.69mV）は 0.25 LSB（～1 mV）より大きいため、比

較器の前に増幅器を配置する [5]．熱雑音と容量ミスマ

ッチの条件より、最小サンプリング容量値は定まる．

増幅器の消費電流は変換速度と熱雑音から決まる．本

研究で比較器の熱雑音の 4.52×10 -6  V 2は、量子化雑音

の 1.27×10 -6  V 2を超えている．例え、増幅器で比較器

の入力換算熱雑音を減らそうとすると、ADCの全入力

換算熱雑音を減らすためには増幅器の消費電流を増や

すしかない．微細化によりMOSの固有利得が低減して

[6]、増幅器の設計可能利得が落ちた影響である．もし

比較器ごとに増幅器を配置すると、熱雑音を減らすた

めに変換速度に必要な電流以上を流すことになって電

力効率が落ちる．本研究では、複数の比較器ごとに増

幅器を配置するこちによって 1 個の増幅器の消費電流

を増やす．その結果、変換速度に必要な電流だけを流

しながら熱雑音も抑える．  
 

2.2. 巡回バックグランド補償  
90-nm プロセスにおいて、比較器の製造ばらつきに

よるオフセットは 40 mV に至る [5]．さらにチップ温度

変化、電源電圧変動もオフセットに影響を及ぼす．オ

フセットを低減させるため、チャージポンプ（CP）を

比較器に挿入し [5]、比較器のオフセットをバックグラ

ンドで周期的に補償した．  
本手法によるバックグランド動作には欠点がある．

補償動作と A/D 変換動作が同時に行なわれるため、補

償動作に入った比較器は信号変換ができなくなる。こ

のため図 -2 のようなバブリングエラーを起こすが、バ

ブリングエラーコレクションで対処できる．この手法

は、補正動作に入った比較器の両側の比較結果が同じ  

 
図 -2 バックグランドによるエラー発生とその補償  

 
図 -3 SNR vs. 補償される比較器の数（D）  

 
なら補償中の比較器の判定も隣の値に直す方法である．

しかし、両側の比較器の判定結果が異なる場合には補

償中の比較器の判定を強制的に 0 にさせるから、A/D
変換結果に誤差が起こることがある．  

バックグランドで補償される比較器の数が増える

と、前述したように A/D 変換性能が劣化し、有効分解

能が落ちる．これはほぼ雑音として扱え、  
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より与えられる。ここでDは同時に補償される比較器

の数を、NはADCの分解能を、V qは量子化電圧を意味

する．もし熱雑音に対してバックグランド補償による

雑音の大きさが充分小さいときには、巡回補償による

変換誤差は無視できる．図 -3 はDと signal-to-noise比
（SNR）の関係を表す．本研究では 4 を選択した．  

 

3. 回路の詳細説明  
 

3.1. ゲート補間型比較器の自己補償  
 

 



 
  
 

 
図 -4 ゲート補間と自己補償回路を用いた提案比較器  
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図 -5 CP 型補償回路によるばらつき低減の測定結果  

（比較器の構造は文献 [5]）  
 

図 -4 は提案するゲート補間とオフセット補償回路を

用いたダブルテールラッチ型比較器を表す．図 -5 は CP
型補償回路による素子ばらつき低減の測定結果を示す．

比較器を各々の zero-crossing 地点で補償する際、比較

器のオフセットは正確に低減される．しかし、この方

法を本研究で採択すると、3-bit ゲート補間の場合は 15
種類の補償用基準電圧が要る．また、図 -1 で比較器は

増幅器の後段に配置されている．これは比較器の補償

用基準電圧を提供するためには、余分な増幅器が要る

ことを意味する．レイアウトを考慮すると、補償用増

幅器から出力される 15 種類の電圧を 8 bits 分の全比較

器に遅延と電圧降下なしに配線することは困難である．

現実的な対案として、本研究では全補間比較器を比較

器の入力コモン電圧を用いて補償を行う．図 -6 は 15
種類の基準電圧で補償する場合（従来）と、入力コモ

ン電圧だけで全補間比較器の補償を行った際の補償精

度の比較結果である．  
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図 -6 提案補償方法の効果（シミュレーション）  

 
モンテカルロシミュレーション結果から、補償後の

オフセットは提案方式が従来方式より 2~3 倍程度大き

い．補償性能の劣化は微細化によって速度飽和などの

影響を受けることが一つの原因として考えられる [7]．
それで、比較器の入力信号の大きさによって、MOS の

ドレイン電流とゲート・ソース電圧間の関係が変わる．

その結果、補償地点と zero-crossing 地点でのドレイン

電流とゲート・ソース電圧間の関係が一致しなくなり、

補償精度が落ちたと考える．しかし、使用目標に対し

てオフセットの増加分は大きくないため、本研究では

提案方式を使用して全ての比較器をただ一つの基準電

圧で補償を行なった．  
 

3.2. ゲート補間型比較器  
補間は二つの参照信号Ref 1とRef 2の間に仮想的な比

較地点を生成することによって、粗い参照信号の間を

細かく比較する．Ref 1とRef 2間をa:bで内分する信号は、

Ref 2にaの重みを、Ref 1にはbの重みを与えることで生

成する．  

 
ba
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特に、ゲート補間は MOS のアスペクト比に重みを与

える方法により MOS のドレイン電流値を調整して内

分を行なう．  
ゲート補間には定常電流を流すスタティック型 [1]

と比較時のみ電流を流すダイナミック型 [2]が存在す

る．シミュレーション結果、変換周波数 1 GSps と電源

電圧 1.0 V の条件で 8 bits 分の比較器の消費電力は、

スタティック型は 32.6 mW でダイナミック型は 10.0 
mW であった．比較器をダイナミック型にすることに

よって消費電力を 69 %低減できるため、本研究ではダ

イナミック型で比較器の設計を行なった．  
次に提案回路の動作を簡単に説明する．CLK Latchが

低の期間にX pとX nはV ddまで充電される．その後、  
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図 -7 提案比較器の動作波形（シミュレーション）  
 

比較器が入力信号を検知してからCLK LatchがHighにな

ると、ノードX pとX nからM 5とM 6を経由してgndへ電流

が流れる．入力信号によって電流値が決まり、その電

流によってX pとX n の電圧の立下り時間の差が発生す

る．その時の差電圧を図 -4 のセカンドステージが検知

して、比較器の出力をV ddもしくはgndに決定する．図

-7 は、電源電圧が 1.0 Vの際の動作波形を表す．  
提案回路は文献 [5]の比較器を基本にするが、ラッチ

用のMOS（M 5 , M 6）の位置だけを変更している．ラッ

チ用のMOSが入力側MOS（M 1  ~ M 4）のソース側に配

置されると、キックバックノイズによって増幅器の出

力信号が著しく劣化する．従来型でキックバックノイ

ズ発生の主な原因は、入力側MOSのゲート・ソース間

容量である．ラッチクロックがHighになった瞬間、そ

の容量に充電された電荷は gndに向けて流れてキック

バック電流を発生する．キックバックノイズの問題は、

その値が信号の大きさによって異なることであり、比

較器を差動型にしても防ぐことができない．キックバ

ックノイズが増幅器の出力信号に及ぼす影響のイメー

ジを図 -8 に表し、式で表すと  

 noisebackkickampout,ampout,out −×−= iRVV ．  (3) 

V outは比較器への入力信号を、V out ,ampは増幅器の出力

信号を、R out ,amp は増幅器の出力抵抗を、 i kick-back noise

は  比較器のキックバックノイズによって発生したノ

イズ電流を示す．式（3）からキックバックノイズの対

策には、増幅器の出力抵抗値を減らす方法とキックバ

ックノイズ量を減らす方法がある．図 -4 ではキックバ

ックノイズ量を減らす対策を選んだ．その方法は、ラ

ッチ用のMOSを入力側MOSのソース側からドレイン

側に移すことである．これによりラッチクロックが

Lowの期間、入力側MOSのドレイン電圧がソースと同

じ電圧になっており、ラッチクロックがHighになって

も入力ノードの電圧を従来型のように大きく乱さない． 

 

図 -8 キックバック電流と増幅器の出力抵抗  
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図 -9 増幅器の差動出力信号に対する  

キックバックノイズの影響（シミュレーション）  
 

図 -9 にその効果を示す．従来回路のキックバックノイ

ズ量が 40 mV になったことに比べ、提案回路は 15 mV
以下に抑えられることが確認できた．  

 

3.3. 容量補間  
容量補間 [3]を増幅器と比較器の間に挿入すること

によって比較器の最大入力信号の大きさを低減できる．

設計上での増幅器の出力信号範囲は約 150 mV 程度で

ある．また、比較器の入力側 MOS の閾値ばらつきは

数十 mV である．容量補間を用いずにゲート補間だけ

で 4-bit 補間を行なう場合、比較器の入力バイアス電圧

を MOS の閾値から数百 mV 以上の電圧に設定しなけ

ればならない．文献 [5]によると、比較器の不感帯は入

力バイアスが高いほど悪化する．従って、容量補間を

利用してゲート補間の補間数を減らすことにより、比

較器を感度の良いバイアス電圧で使用できる．  
さらに、容量を増幅器の後段に配置することにより、

アウトプットオフセットキャンセル方法が適用できる．

モンテカルロシミュレーション結果から、増幅器のオ

フセットV offset  (σ)を 3.03 LSBから 0.0250 LSBまで低減

した．  
図 -10 は提案する補間構造の効果を表す．比較器の

オフセットが 0 V だと仮定すると、A/D 変換の歪の原

因は増幅器だけになる．補間技術は歪による誤差の影

響を 4 bits の全内分地点に分散させ、differential non- 

 



 
  
 

 
図 -10 提案する補間構造の効果  

 

図 -11 増幅器の構造  
 

linearity （DNL）誤差を低減する．従来のゲート補間

[2]と異なり、本研究では容量を利用して増幅器のオフ

セットを除去している．そのため抵抗ラダーから決ま

る比較地点は不動点になる．従って、増幅器の素子ば

らつきによって比較地点が動いたとしても、その不動

点が比較地点のずれの最大値を抑える．その結果、

integral non-linearity（ INL）誤差も低減できる．  
 

3.4. 増幅器  
図 -11 に示したように、増幅器の基本構造はメイン

アンプとソースフォロワーのカスケード接続である．

その間にC SFを挿入してソースフォロワーの入力端子

とメインアンプの出力端子を分離させる．メインアン

プの後にソースフォロワーを直結させると、低電源電

圧ではソースフォロワーの出力バイアスが低くなるた

め増幅器の出力信号が歪む．その影響を図 -12 に表す．  
補間は増幅器による誤差を全補間地点に分散させ

る．そのため増幅器の利得が素子ばらつきなどによっ

て設計値（G amp）から動いても、A/D変換性能の劣化

は小さい．増幅器の素子ばらつきによる 3σ分の誤差を

0.25 LSB以下に抑える条件は  

 
図 -12 C SFによるソースフォロワー応答の線形性向上  

 

  ( ) n

G

G −≤ 23σ
amp

amp⊿
．  (4) 

n は増幅器間の補間ビット数を示す．  
 

4. 実測結果  
8-bit ADCを 90-nm CMOSプロセスで試作した．試作

ADCのチップ写真は図 -13 に示す。占有面積は 0.87 
mm 2である。図 -14 はバックグランド補償を行なった

場合のENOB測定結果を表す．ENOBは 7.0 bitsから変

換周波数を増やすと劣化し、662 MSpsの際 10 MHz入
力信号に対して 6.36 bitsのENOBとなった．Effective 
resolution bandwidth（ERBW）は 600 MHzであった．図

-15 から補償をかけることにより、SNDRは 4 dB上昇し

た．FoM = Power dissipation / (2 ENOB×min(2×ERBW,  
Sampling frequency)は 600 MSpsの際 1.54 pJ/conversion 
stepを達成した．  

分解能 7 bits 以上、変換周波数 600 MSps 以上、消費

電力 100 mW 以下の ADC を表 -1 にまとめた．600 MSps
以上ではインターリーブが主に使用されているが、文

献 [10]、[13]と本研究はインターリーブを使わなくても

同レベルの性能を達成している． [13]は変換速度以外

の全性能が本研究より上回った．一方、 [10]は直並列

型（Coarse 4 bits, Fine 4 bits）なので、本研究のような

full-flash 型より比較器数が 1/8 である．しかし消費電  
 

表 -1 ADC 性能比較  

Ref. f samp  
[MSps]

P d  
[mW]

ENOB 
(DC/Nyqui

st) [bits] 

FoM 
[fJ/conv.]

Inter-
leave

[8] 1100 46 6.52 / 5.52 910 used 
[9] 800 30 7.65 / 7.05 280 used 

[10] 770 70 7.18 / 6.67 940 unused
[11] 2500 50 5.85 / 5.40 480 used 
[12] 600 30 7.47 / 7.02 340 used 
[13] 500 55 8.99 / 8.49 300 unused
This 600 98.6 6.87 / 6.47 1540 unused

 



 
  
 

 

 
図 -13 試作 ADC のチップ写真  

 
図 -14 測定 ENOB vs. 入力周波数（補償 on）  

 
図 -15 測定 SNDR、SFDR vs. 入力周波数（600 MSps） 

 
力が 1/8 倍程度にならないことは、提案した補間技術

による消費電力の低減が有効であることを意味する．  
 

5. 結論  
本発表では補間技術を用いた並列型 ADC に対して

巡回バックグランド自己補償を適用し、試作を行った

結果を報告した．バックグランド自己補償技術による

ENOB 低下は熱雑音より充分小さい際は無視できる．

さらに 3 bits 分のゲート補間型比較器をただ一つの参

照信号で補償できることを確認した．  
また、容量補間とゲート補間を組み合わせることに

よって、DNL と INL 誤差の抑制効果以外に ADC の消

費電力と占有面積を減らした．サンプリング容量と増

幅器の数は補間使用により 255 個から 19 に減少できた． 
試作ADCの占有面積は 0.87 mm 2であり、最大ENOB

は 500 MSpsで 7.0 bitsを、ERBWは 600 MHzを達成した．

補償をかけることで、補償前と比べてSNDRが 4 dB程

度向上した． 600 MSpsの際 FoMは 1.54 pJ / conver-
sion-stepを達成した．  
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