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概要 

近年、IoT（Internet of Things）の実用化が進められており、スマートホーム、スマート

グリッド、スマート農業、高度交通システムなどの実現が期待されている。農業や交通など

広い範囲での状況監視が必要な用途では、多数のセンサノードで構成されるセンサネット

ワークを用いて情報収集を行う。センサネットワークの構築および維持管理のコストを低

減するため、小型で低消費電力なセンサノードが必要とされている。センサノードは AFE

（Analog Front-End）や通信回路などのアナログ回路で構成されているが、アナログ回路は

微細プロセスの適用による小型化や電源電圧の切り下げによる低消費電力化が難しい。一

方、デジタル回路はプロセス微細化と電源電圧切り下げにより、小型化、高性能化、低消費

電力化を実現できる。このため、デジタル回路素子を用いて、電圧ではなく時間を信号とし

て扱う時間領域信号処理技術が注目されている。時間信号は電源電圧の切り下げによる SN

比（SNR: Signal-to-Noise Ratio）の劣化が少なく、低消費電力化に有利である。また、デジ

タル回路素子を用いるため、プロセス微細化による小型化、高性能化を実現できる。時間領

域信号処理技術の中でも時間量子化を行う TDC（Time-to-Digital Converter）は、入力さ

れた時間信号をデジタル値へ変換する回路である。TDC は時間の測定だけでなく、距離や

形状の測定にも用いられており、応用の幅が広く研究開発が盛んである。ADC（Analog-to-

Digital Converter）や PLL（Phase-Locked Loop）などのアナログ回路に TDC を組み込む

ことにより、電源電圧低下による性能劣化を低減する研究も行われている。しかし、アナロ

グ回路へ TDC を応用することにより、性能改善だけでなく時間量子化を活かした機能を付

加する例は少なく、回路の高機能化には余地がある。 

以上のことから本研究では、センサノードを構成するアナログ回路へ時間量子化技術

（TDC）を応用し、低い電源電圧への対応に加えて高機能化を実現することを目的とする。

具体的なセンサノード要素回路として、距離センサ回路、イメージセンサ回路、ADC、PLL

を検討対象とし、時間量子化技術を応用した回路構成を提案した。いずれの提案回路も、時

間領域で量子化を行うことから、電源電圧切り下げによる性能劣化を抑えることができる。

提案回路について、シミュレーションまたはテストチップを用いた評価により、優れた性能

と時間量子化を活かした機能を実現できることを確認した。このことから、アナログ回路に

対して時間量子化技術を応用することが有効であり、アナログ回路の低電圧対応に加えて

高機能化が可能であると結論付けられる。これにより、センサノードの低消費電力化と高機

能化に繋がり、センサネットワークのコスト削減と高機能化が期待できる。 

このように本論文では、時間量子化技術によるセンサノード用アナログ回路の高機能化

について述べている。具体的なセンサノード要素回路として距離センサ回路、イメージセン

サ回路、ADC、PLL について時間量子化技術の応用を検討した。本論文は全 7 章で構成さ

れ、各章の概要は下記の通りである。 
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第 1 章「序論」では、はじめに本研究の背景として IoT とセンサノードについて述べた。

IoT の実用化と普及に向けて、多数のセンサを低コストで設置、維持するため小型かつ低消

費電力なセンサノードが求められている。センサノードの構成要素である AFE や通信回路

はアナログ回路で構成されているため、小型化や低消費電力化が難しい。一方、デジタル回

路は CMOS（Complementary Metal Oxide Semiconductor）プロセスの微細化と電源電圧の

切り下げにより、小型化、高性能化、低消費電力化を実現できる。このため、デジタル回路

素子を用いて、電圧ではなく時間を信号として扱う時間領域信号処理技術が注目されてい

る。時間信号は電源電圧の切り下げによる SN 比の劣化が少なく、低消費電力化に有利であ

る。また、プロセス微細化による小型化、高性能化が期待できる。時間領域信号処理技術の

中でも時間量子化を行う TDC は、応用の幅が広くセンサ関連回路との親和性も高い。アナ

ログ回路に TDC を組み込むことにより、性能を改善した例は報告されているが、時間量子

化を活かした機能を付加する例は少なく、回路の高機能化には余地がある。このことから本

研究では、センサノードを構成するアナログ回路について、低い電源電圧への対応に加えて

高機能化を実現することを目的とした。 

第 2 章「時間量子化技術と TDC」では、時間量子化技術の核となる回路である TDC の

概要、性能指標、構成方式について述べた。TDC は 2 つのパルスの立ち上り時間差をデジ

タル値へ変換する回路である。ps 単位の分解能を実現するため、論理ゲートの伝搬遅延時

間を利用した構成が主流である。代表的な性能指標として、分解能、ダイナミックレンジ、

サンプリングレートが挙げられるが、各性能指標はトレードオフの関係にある。回路構成の

分類として、フラッシュ型、バーニア型、サブレンジング型、サイクリック型、SAR

（Successive Approximation Register）型、リング発振器型、DLL（Delay Locked Loop）と

カウンタを併用した構成が挙げられるが、それぞれ長短があるため応用先によって使い分

ける必要があることを明らかにした。 

第 3 章「距離センサへの応用」では、はじめに距離センサの概要と分類、ToF（Time of 

Flight）方式距離センサの原理について述べた。距離センサは、媒体および測定原理により

種々の構成方式が存在するが、その中でも ToF 方式の光学式距離センサは優れた性能を有

する。ToF 方式では、光の反射時間の測定と量子化に TDC を用いるが、距離測定の性能向

上のため、広ダイナミックレンジ、高分解能、高速な TDC が求められる。本研究では、距

離センサに用いる TDC として、小さな回路面積で高分解能と広ダイナミックレンジを実現

できるサイクリック型 TDC に着目し、可変遅延回路によりサンプリングレートを高速化で

きる構成を提案した。提案回路のシミュレーションを行った結果、分解能 10 ps/LSB 以下

で±18.7 ns という広いダイナミックレンジを有すること、従来のサイクリック型 TDC よ

りもサンプリングレートを 70 倍以上高速化できることを確認した。このことから、高分解

能かつ高速動作可能な TDC の実現にあたり、サイクリック構成が有効であることを明らか

にした。 
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第 4 章「イメージセンサへの応用」では、はじめにイメージセンサの一般的な構成と性能

指標について述べた。イメージセンサはカメラ内において被写体から受けた光を電気信号

へ変換し、画像を得るデバイスである。近年は高解像度化により画素面積が小さくなってい

ることから、ダイナミックレンジの確保が難しくなっている。ダイナミックレンジの拡大技

術として HDR（High Dynamic Range）合成が広く採用されているが、複数回の露光を伴う

ため、カメラまたは被写体が動いている場合は画像にブレが生じる。そこで本研究では、

TDC を用いて PD（Photo Diode）の飽和時間を検出することにより、複数回露光を行わず

にダイナミックレンジを拡大する技術に着目し、これを小さな画素面積で実現できる回路

構成を提案した。提案回路では、PD の飽和時間を電圧として画素内の容量で保持し、露光

後に読み出す構成とした。提案回路のシミュレーションを行った結果、100 dB を超える広

いダイナミックレンジの実現が期待できることを確認した。このことから、イメージセンサ

のダイナミックレンジ拡大に対し、時間量子化技術が有効である見通しが得られた。 

第 5 章「ADC への応用」では、はじめに ADC の概要と対数圧縮について述べた。ADC

は電圧をデジタル値へ変換する回路である。光の測定や無線通信など ADC 入力信号の振幅

が大きく変動する用途では、ADC のダイナミックレンジを補うため対数アンプを用いて信

号を圧縮することがある。しかし、従来の対数アンプは CMOS プロセスで製造できず、比

較的高い電源電圧を必要とする課題があった。そこで本研究ではラッチドコンパレータの

過渡応答と TDC を用いて、時間軸上で対数圧縮とアナログ-デジタル変換を行う対数圧縮

ADC を提案した。提案回路では、ラッチドコンパレータのセットリング時間が入力電圧の

対数に比例することを利用して対数圧縮を行い、セットリング時間を TDC でデジタル値へ

変換する。提案回路のテストチップを試作し評価した結果、一定以下の入力電圧において

ENOB（Effective Number Of Bit）6-bit の TDC で 12-bit 相当のダイナミックレンジが得

られた。よって、時間軸上での対数圧縮とアナログ-デジタル変換が可能であること、対数

圧縮によるダイナミックレンジ拡大効果を確認した。このことから、対数圧縮による ADC

のダイナミックレンジ拡大に対し、時間量子化技術が有効であることを確認した。 

第 6 章「PLL への応用」では、はじめに PLL の概要を述べた後、従来の ADPLL（All-

Digital PLL）の構成と動作、課題について述べた。PLL はプロセッサ等に供給するクロッ

ク信号や通信の搬送波の生成に使用される回路である。従来のアナログ PLL では、電圧で

発振器を制御するため、電源電圧が低下すると性能劣化が避けられなかった。また、外付け

部品のアナログフィルタが必要なこと、プロセス変更時に設計修正が多いなどの問題があ

った。この問題に対し、回路の大部分をデジタル回路で構成した ADPLL が提案された。

ADPLL では TDC により位相差検出を行い、デジタル値で発振器を制御する。本研究では、

回路の小型化とロックの高速化のためデジタルフィルタを用いない ADPLL の構成を検討

した。提案回路のシミュレーションを行った結果、先行研究の ADPLL と比較して 10 倍以

上高速にロックできることを確認した。このことから、PLL のロック高速化に対して、時
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間量子化技術が有効である見通しが得られた。 

第 7 章では、本研究を総括し、結論を述べた。  
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第 1 章 序論 

1.1 まえがき 

 近年、IoT（Internet of Things）の実用化が進められており、スマートホーム、スマート

グリッド、スマート農業、高度交通システム、予防医療などの実現が期待されている。農業

や交通など広い範囲での状況監視が必要な用途では、多数のセンサノードで構成されるセ

ンサネットワークを用いて情報収集を行われる。センサネットワークの構築および維持管

理の低コスト化のため、小型で低消費電力なセンサノードが必要とされている[1]。センサ

ノードに用いられている AFE（Analog Front-End）1や通信回路はアナログ回路で構成され

ている。アナログ回路の性能を維持するためには素子の製造ばらつきを抑え、信号振幅を確

保する必要があるため、微細プロセスの適用による小型化や電源電圧の切り下げによる低

消費電力化が難しい。一方、デジタル回路はプロセス微細化と電源電圧切り下げにより、小

型化、高性能化、低消費電力化が実現できる。このため、デジタル回路素子を用いて、電圧

ではなく時間を信号として扱う時間領域信号処理が注目されている[2][3]。時間信号は電源

電圧の切り下げによる SN 比（SNR: Signal-to-Noise Ratio）の劣化が少なく、低消費電力化

に有利である。また、デジタル回路素子を用いるため、プロセス微細化による小型化、高性

能化が実現できる。時間領域信号処理の中でも時間量子化を行う TDC（Time-to-Digital 

Converter）は、入力された時間信号をデジタル値へ変換する回路である。TDC は時間の測

定だけでなく、距離や形状の測定にも用いられており[4][5]、応用の幅が広く研究開発が盛

んである。ADC（Analog-to-Digital Converter）や PLL（Phase-Locked Loop）などのアナ

ログ回路に TDC を組み込むことにより、性能を改善した例も報告されている[6]～[8]。し

かし、アナログ回路へ TDC を応用することにより、性能改善だけでなく時間量子化を活か

した機能を付加する例は少なく、回路の高機能化には余地がある。 

以上のことから本研究では、センサノードを構成するアナログ回路へ時間量子化技術

（TDC）を応用し、低い電源電圧への対応に加えて高機能化を実現することを目的とする。

具体的なセンサノード要素回路として、距離センサ回路、イメージセンサ回路、ADC、PLL

を検討対象とする。これらの回路について、TDC を含めた回路構成と付加機能を検討し、

シミュレーションまたはテストチップを用いて動作と性能を評価する。本研究で提案する

回路を用いることで、センサノードの低消費電力化と高機能化に繋がり、センサネットワー

クのコスト削減と高機能化を期待する。 

 本章では、はじめに本研究の背景として、IoT とセンサノード、CMOS（Complementary 

Metal Oxide Semiconductor）プロセス微細化とアナログ回路、時間領域信号処理について

述べる。続いて、本研究の目的と本論文の構成について述べる。 

 

1 センサの出力信号を増幅、フィルタリングした後、デジタル値へ変換するアナログ回路。

主にアンプ、フィルタ、ADC で構成される。 
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1.2 本研究の背景 

1.2.1 IoT とセンサノード 

 IoT とは、PC やスマートフォンなど人が利用する情報端末だけではなく、家電や車、ビ

ルや農場などあらゆる物をインターネットに接続し、生活や産業の利便性、経済性、安全性

を向上させる技術の総称である。全世界の IoT デバイス数は、図 1.1 に示すように 2018 年

度で 300 億台を超えており、実用化が急速に進んでいる。IoT の活用先としてスマートホー

ム、スマートグリッド、スマート農業、高度交通システム、予防医療など様々な分野が挙げ

られる。特に、農業や交通など広い範囲での状況監視が必要な用途では、図 1.2 に示すよう

に、多数のセンサノードで構成されるセンサネットワークを用いて情報収集を行われる。セ

ンサノードから得られた情報は、クラウド（サーバ）で保存と処理が行われ、農業であれば

収穫量の最大化、交通であれば渋滞の解消などに活かされる。センサノードは温度や光、音

などの環境情報を取得するデバイスで、図 1.3 に示すように、単一または複数のセンサ、

AFE、MCU（Micro Controller Unit）、通信回路、電源で構成される。センサの出力信号は

AFE でデジタル値へ変換され、MCU で処理された後、通信回路よりゲートウェイやクラウ

ドへ送信される。多数のセンサノードを容易に設置するため低コストで小型であることが

求められる。また、センサノードの電源として電池が用いられることが多い[10]が、メンテ

ナンスコスト削減のため電池交換が長期間不要であることが望ましい。このためセンサノ

ードを構成する回路（LSI: Large Scale Integrated circuit）は低消費電力であることが求めら

れる。また、電池交換を完全に不要とするために、光や熱などを利用した環境発電（エナジ

ーハーベスト）も利用されることがあるが、その供給電力は数十 uW～数 mW 程度[10]と

非常に小さいため、さらなる低消費電力化が求められる。一般に、回路の低消費電力化には

動作周波数か電源電圧の切り下げが必要となる。動作周波数は、入力信号の周波数や処理す 

 

 

図 1.1 IoT デバイス数の推移と予測（文献[9]をもとに作成） 
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図 1.2 センサネットワークを用いた情報収集と利活用 

 

 

図 1.3 センサノードの構成 

 

るデータ量によって決まるため下げることが難しい。一方、電源電圧を下げた場合、センサ、

AFE、通信回路等のアナログ回路では次項で述べる性能劣化が生じる。 

 

1.2.2 CMOS プロセス微細化とアナログ回路 

 LSI 内の回路は、電圧や電流を連続的に処理するアナログ回路と、2 値化された電圧を離

散的に処理するデジタル回路に分けられる。LSI は、1980 年代から CMOS プロセスでの製

造が主流になって以来、加工寸法の微細化によって性能を向上してきた。デナードのスケー

リング則[11]によると、トランジスタの寸法と電源電圧を 1/k 倍、不純物密度を k 倍にする

と集積密度は k2 倍、伝搬遅延時間は 1/k 倍、消費電力は 1/k2 倍になる。これにより、デジ

タル回路は面積縮小や動作周波数向上を実現できた。また、2 値化された電圧を扱うためノ

イズ耐性が高く、電源電圧の切り下げにも対応できた。一方アナログ回路は、素子ばらつき 
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図 1.4 プロセスと電源電圧の関係（文献[12]～[14]をもとに作成） 

 

の増大により精度が劣化し、ドレイン抵抗の減少により利得も減少する。さらに、電源電圧

の切り下げにより SN 比やダイナミックレンジが劣化したり、回路構成へ制限が生じるなど

悪影響が大きい。なお、図 1.4 に示すように、先端プロセスでは電源電圧は 1 V 程度まで引

き下げられている。これに対し、アナログ回路の性能劣化をデジタル回路により補正するデ

ジタルアシストアナログ技術の研究開発が進んでいる[15]。また、電圧ではなく時間を信号

として扱うアナログ回路も注目されている[2][3]。時間信号は電源電圧の切り下げによる振

幅の制限がなく、SN 比やダイナミックレンジの劣化も少ない。また、プロセス微細化によ

り回路の伝搬遅延時間が小さくなるので、動作速度や分解能を高くできる。このように時間

領域で信号処理（TMSP: Time Mode Signal Processing）を行う回路は、低消費電力化に適

しており、プロセス微細化により性能向上も期待できる。 

 

1.2.3 時間領域信号処理 

時間領域で信号処理を行う代表的な回路と機能を下記に挙げる。 

（1） TVC（Time-to-Voltage Converter）: 時間信号を電圧へ変換 

（2） VTC（Voltage-to-Time Converter）: 電圧を時間信号へ変換 

（3） TDC（Time-to-Digital Converter）: 時間信号をデジタル値へ変換 

（4） DTC（Digital-to-Time Converter）: デジタル値を時間信号へ変換 

（5） TA（Time Amplifier）: 時間信号の増幅 

TVC と VTC は古くからアナログ回路に用いられている。例えば、プロセッサや通信回

路のクロックを生成する PLL では、TVC に該当するチャージポンプが用いられている。ま

た、D 級アンプやスイッチング電源で使用されている PWM（Pulse Width Modulation）回

路は VTC に該当する。 
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TDC は、入力された時間信号を量子化してデジタル値を出力する回路である。1980 年代

に素粒子実験において粒子の飛行時間を測定するために開発された[16][17]。2000 年代に

入ってから、ADC や PLL へ TDC を組み込んだ回路が提案されている[6]～[8]。2010 年

頃から研究開発が盛んな自動運転車では LiDAR（Light Detection And Ranging）と呼ばれる

レーダーが広く採用されている[18]～[20]。LiDAR は測定対象にレーザー光を照射し、反

射波が返ってくるまで時間から距離を検出するが、反射時間の測定には TDC が用いられて

いる[21]。なお、DTC と TA は TDC の要素回路として用いられている[22]～[24]。この

ように、時間量子化を行う TDC はセンサとの関連が深く、性能向上を目指した研究開発が

盛んに行われている。アナログ回路に TDC を組み込むことにより、性能を改善した例は報

告されているが[6]～[8]、時間量子化を活かした機能を付加する例は少なく、回路の高機能

化には余地がある。 

 

1.3 本研究の目的 

 1.2 節で述べた背景から、センサノードを構成するアナログ回路に対して時間量子化技術

（TDC）を応用して低い電源電圧に対応した回路構成を検討する。また、低電圧への対応

だけでなく、時間量子化を活かした機能を付加することによりアナログ回路の高機能化を

目的とする。これによりセンサノードの低消費電力化と高機能化に繋がり、センサネットワ

ークのコスト削減と高機能化が期待できる。本研究の対象領域を図 1.5 に、具体的な検討対

象と波及効果を図 1.6 に示す。本研究では下記のセンサノード要素回路について検討を行っ

た。 

 

 

図 1.5 本研究の対象領域 
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図 1.6 本研究の検討対象と波及効果 

 

（1）距離センサ回路（第 3 章） 

 距離センサは、測定対象へ光または超音波を照射し、その反射時間を測定することにより

距離を測定するデバイスである。時間の測定と量子化には TDC が用いられる。土木や建築

における測量で使用されてきたが、近年は自動運転や顔認証などでも使用されている。特に

物体の位置や形状を測定する用途においては、高分解能かつ高速な TDC が求められる。本

研究では、距離センサの要素回路として小さな回路面積で高分解能、高ダイナミックを両立

できるサイクリック型 TDC に着目した。サイクリック型 TDC は変換速度に課題があった

が、可変遅延回路を用いて変換の高速化を検討した。 
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（2）イメージセンサ回路（第 4 章） 

 イメージセンサはレンズを通した受けた被写体の光を電気信号に変換し、画像データを

取得するデバイスである。デジタルカメラだけではなく、車載カメラや監視カメラにも使用

されており、需要と用途が急拡大している。特に車載や監視用途では、常時撮影を行うため

低消費電力化が求められている。また、トンネルや建物の出入り口など明暗差が大きいシー

ンに対応するため、ダイナミックレンジ拡大が求められている。本研究では、時間量子化技

術を応用して PD（Photo Diode）の飽和時間を検出する機能を追加し、広ダイナミックレ

ンジを実現できるイメージセンサの回路構成を検討した。 

（3）ADC（第 5 章） 

 ADC は電圧をデジタル値へ変換する回路で、電圧計測だけではなく各種センサと組み合

わせて音声、光強度、温度、圧力などの物理量をデジタル化する。家電製品や工場設備など

あらゆる機器に使用されており、生活と産業に欠かせない回路である。特に光の測定を伴う

用途では、光強度の範囲が大きいことから、ADC のダイナミックレンジを補うため対数ア

ンプにより信号を圧縮することがある。しかし、従来の対数アンプは CMOS プロセスで製

造できず、比較的高い電源電圧を必要とする課題があった。本研究ではラッチドコンパレー

タの過渡応答と TDC を用いて、時間軸上で対数圧縮とアナログ-デジタル変換を行う対数

圧縮 ADC を提案する。 

（4）PLL（第 6 章） 

PLL はプロセッサや通信回路へ供給される高速クロックを生成する回路で、情報処理や

通信に欠かせない回路である。従来の PLL（アナログ PLL）は、外付けのフィルタ部品が

必要であること、低電源電圧では位相雑音が増加してしまう課題があった。これに対し、

TDC と DCO（Digitally Controlled Oscillator）、デジタルフィルタを用いることにより大部

分をデジタル回路で構成した ADPLL（All-Digital PLL）が提案されている[25]。センサノ

ード内の通信回路は低消費電力化のため間欠動作を行うことが多い[26]が、オフ状態からオ

ン状態に遷移する際、素早い通信の確立が求められる。PLL のロック時間は、通信の確立

に要する時間を左右するため短い方が望ましい。本研究では TDC を用いて周波数誤差を検

出する機能を追加し、高速なロックを実現できる ADPLL の構成を検討した。 

 

1.4 本論文の構成 

 本論文の構成を図 1.7 に示す。 

 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、時間量子化技術と TDC の概要を述べた後、TDC の代表的な性能指標を述

べる。続いて、TDC の各構成方式について、回路構成と動作原理、性能と特徴を説明する。  

第 3 章では、距離センサの概要を述べた後、距離センサの要素回路として提案する可変

遅延回路を用いたサイクリック型 TDC の構成と動作について述べ、シミュレーションによ
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る性能評価結果を示す。 

 第 4 章では、イメージセンサの概要を述べた後、本研究で提案する、画素内容量とカラム

ADC を用いた PD 飽和時間検出を行うイメージセンサの構成と動作について述べ、シミュ

レーションによる性能評価結果を示す。 

 第 5 章では、ADC と対数圧縮の概要を述べた後、本研究で提案するラッチドコンパレー

タの過渡応答と TDC を用いた対数圧縮 ADC の構成と動作について述べ、テストチップの

性能評価結果を示す。 

 第 6 章では、PLL の概要を述べた後、従来の ADPLL の構成と動作、課題について述べ

る。その後、本研究で提案するデジタルフィルタを用いない ADPLL の構成と動作について

述べ、シミュレーションによる性能評価結果を示す。 

 第 7 章では、本研究を総括し、結論を述べる。 

 

 

図 1.7 本論文の構成 
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第 2 章 時間量子化技術と TDC 

2.1 まえがき 

 TDC は時間量子化技術の核となる回路である。1980 年代に素粒子実験において粒子の

飛行時間を測定するために開発されたのを皮切りに、近年は光の反射時間から物体の位置

を検出する LiDAR や物体の形状を検知する距離画像センサへ応用されている。また、半導

体製造プロセスの微細化によって性能の劣化が避けられない PLL や ADC などのアナログ回路

に対して、TDC を組み込むことで性能を改善する研究開発も行われている。これらの応用先と

要求性能にあわせて、これまでに様々な構成の TDC が提案されており、その性能も年々向上し

ている。 

 本章では、はじめに TDC の概要について述べ、代表的な性能指標、構成方式と動作原理につ

いて述べる。続いて各構成方式の特徴を比較し、おわりに応用先について述べる。 

 

2.2 TDC の概要 

 TDC は広義の ADC1の一種で、アナログ量である時間を量子化し、デジタル値へ変換す

る回路である。図 2.1 のように TDC へ入力される「時間」は、2 つのパルス信号の立ち上

がり時間の差 tin である。入力される時間 tin に応じたデジタル値 Dout が出力として得られ、

TDC の入出力特性は図 2.2 のようになる。 

TDC を実現する単純な構成例としてカウンタを用いた TDC を図 2.3 に示す。図 2.4 に

示すように、カウンタはクロックの立ち上がり回数をカウントするが、START の立ち上が

りによりカウントを開始し、STOP の立ち上がりによりカウントを停止する。 

 

 

図 2.1 TDC の概念 

 

図 2.2 TDC の入出力特性 

 

1 本論文では電圧をデジタル値に変換する回路を狭義の ADC として扱い、単に ADC と述

べるときは狭義の ADC を指す。 
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図 2.3 カウンタを用いた TDC の構成 

 

 

図 2.4 カウンタを用いた TDC 

   のタイミングチャート 

 

クロックの周期を TCLK とすると、出力デジタル値 Dout は次式で表される。 

 Dout = tin / TCLK  （2.1） 

この構成では、クロックの周期が TDC の分解能となるため、クロックの周波数を上げるこ

とにより分解能を向上できる。しかし、カウンタの動作周波数は 5 GHz 程度が上限[1]であ

り、分解能は 200 ps 程度に制限される。そこで、200 ps より小さい分解能が必要な場合は、

論理ゲートの伝搬遅延時間を利用した構成が用いられる。その構成方式については 2.4 節で

詳しく述べる。 

 TDC は ns～ps オーダーの微小な時間の測定が必要なシステムや回路に利用されている。

TDC の応用先については 2.5 節で詳しく述べる。 

 

2.3 TDC の性能指標 

 TDC の代表的な性能指標を下記に挙げて説明する。 

（1）分解能 

 分解能の概念を図 2.5 に示す。入力された時間を量子化する際の細かさを表す。時間分解

能や LSB（Least Significant Bit; 最下位ビット）とも呼ばれる。TDC では出力デジタル値

1 LSB あたりの時間で表され、単位は s または s/LSB である。この値が小さいほど細かい

量子化が行われ、分解能は高くなる。なお、ADC では出力デジタル値 1 LSB あたりの電圧

（単位 V/LSB）は最小分解能と呼ばれ、単に分解能と言う場合は出力ビット数を指す。 

 

 

図 2.5 分解能の概念 
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図 2.6 ダイナミックレンジの概念 

 

（2）ダイナミックレンジ 

 ダイナミックレンジの概念を図 2.6 示す。入力時間の範囲または最大値であり、これを超

える信号が入力された場合、出力値は飽和する。単にレンジとも呼ばれる。TDC では単位

は s である。ビット数を変えずに、分解能を小さくするとダイナミックレンジは小さくなる

ため、分解能とダイナミックレンジはトレードオフの関係にある。なお、ADC では入力電

圧の最小値に対する最大値の倍率を dB 単位で表す。 

（3）線形性 

 入出力特性がどれだけ直線に近いかを表す指標として DNL（Differential Non-Linearity; 

微分非直線性）と INL（Integral Non-Linearity; 積分非直線性）がある。 

DNL の概念を図 2.7 に示す。図 2.7（a）のように TDC の実際の入出力特性は理想から

ずれが生じている。出力値ごとの量子化ステップをプロットすると図 2.7（b）のようにな

る。理想特性の量子化ステップは分解能に等しく一定であるが、実特性の量子化ステップは

出力値ごとに変動する。理想特性の量子化ステップ tLSB と実特性の量子化ステップ tstep の差

を分解能 tLSB で割ったものが DNL であり、出力値が i のときは次式で表される。 

 DNL(i) [LSB] =  
tstep(i) − tLSB

tLSB
   （2.2） 

単位は LSB だが、百分率（1 LSB = 100%）で表されることもある。図 2.7（c）のように、

横軸に出力値、縦軸に DNL をとったグラフで表示される。性能表には絶対値の最大値（最

悪値）が表示され、この値が 1 LSB 未満であればミッシングコード（出力に現れない値）

がなく単調性が保証される。 

 

tin
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u
t
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（a）TDC 入出力特性（一部を拡大） 

 

（b）出力値ごとの量子化ステップ 

 

（c）DNL 

図 2.7 DNL の概念 

 

 INL の概念を図 2.8 に示す。理想の入出力特性（直線）から実際の入出力特性のずれを表

す指標である。理想特性として、実特性の近似直線を採用する方法と、実特性の両端の点（最

小値と最大値）を結ぶ直線を採用する方法があるが、前者が一般的である[2]。図 2.8（a）

において、出力値 i が得られる入力時間を理想特性では tin_ideal(i)、実特性では tin_actual(i)とす

ると、INL は次式で計算される。 

 INL(i) [LSB] =
tin▁ideal(i)−tin▁actual(i)

tLSB
    （2.3） 

単位は LSB である。なお、DNL を次式のように積分しても求められる。 

 INL(i) [LSB] = ∑ DNL(i)i
k=0    （2.4） 

図 2.8（b）のように、横軸に出力値、縦軸に INL をとったグラフで表示される。性能表に 
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（a）TDC 入出力特性（全体） 

 

（b）INL 

図 2.8 INL の概念 

 

は絶対値の最大値（最悪値）が表示される。なお、ADC では入力信号は電圧となるが、

INL と DNL の計算方法や表示方法は同じである。 

（4）ビット数 

 出力デジタル値のビット数（幅）N は、分解能を tLSB、ダイナミックレンジを tDR とする

と次式で表される。（端数は繰り上げ） 

 N = LOG2(tDR / tLSB) （2.5） 

分解能が半分またはダイナミックレンジが 2 倍になると、ビット数を 1 bit 増やす必要があ

る。また、線形性を加味したビット数は有効ビット数（ENOB: Effective Number Of Linear 

bits）と呼び、INL 最悪値を INLworst とすると次式で計算される。 

 ENOB = N – LOG2(INLworst + 1)  （2.6） 

なお、ADC ではビット数のことを分解能と呼ぶが、有効ビット数の計算方法は同じである。 

（5）サンプリングレート 

 サンプリングレートは変換動作の速度を表す指標である。単位は S/s（Samples per second）

または sps である。サンプリング周波数（単位は Hz）と同義である。変換時間の逆数で求

められる。ダイナミックレンジが広がると変換時間も延びるため、サンプリングレートとダ

イナミックレンジはトレードオフの関係にある。また、サンプリングレートが高いと、トラ

tin
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ンジスタの単位時間あたりのスイッチング動作が多くなるため消費電力も大きくなる。な

お、ADC でもサンプリングレートの定義は同じである。 

（6）シングルショット精度 

 シングルショット精度はノイズによる出力デジタル値のばらつきを表す指標である。入

力時間を固定して繰り返し信号を入力した際、ノイズにより出力値にばらつきが生じるこ

とがある。この出力値の標準偏差がシングルショット精度と呼ばれている。単位は LSB で

ある。分解能が小さいとノイズによる出力値のばらつきが大きくなり、シングルショット精

度は劣化する。なお、ADC ではシングルショット精度ではなく、信号電力とノイズ電力の

比を SN 比として dB 単位で表す。 

（7）消費電力 

 回路の消費電力は、電源電圧に電源から流れる平均電流を乗じて計算される。単位は W

である。文献によっては消費電力のかわりに変換動作 1 回あたりに使用されるエネルギー

量（単位は J）を表示することもある。サンプリングレートが高いほど、また回路内でスイ

ッチング動作するトランジスタが多いほど消費電力（ダイナミック電力）は大きくなる。近

年は製造プロセスの微細化に伴い、リーク電流による消費電力（スタティック電力）増大が

課題となっているため、動作していない回路への電源供給を遮断（パワーゲーティング）し

たり、トランジスタ数を減らすことが消費電力の低減につながる。 

（8）回路面積 

 チップ内で回路が占める面積である。単位は m2 である。回路面積とチップサイズを小さ

くできれば、1 枚のシリコンウエハからより多くのチップを切り出せるので、1 チップあた

りの製造コストが安価になる。そのため、産業の観点から重要な指標である。マスクレイア

ウトの工夫により面積を小さくできることもあるが、トランジスタ等の素子数を減らすこ

とが面積削減につながる。微細プロセスを適用することによりデジタル回路は機能や性能

を保ったまま面積を小さくできるが、アナログ回路はトランジスタのサイズを小さくした

り電源電圧を低くすると性能が劣化するため、性能を維持したまま面積を小さくすること

が難しい。そのため近年はアナログ回路の性能劣化をデジタル回路により補う技術（デジタ

ルアシストアナログ）の研究開発が進んでいる[3]。これにより性能を維持または向上しつ

つ回路面積を小さくできる。 

（9）FoM（Figure of Merit） 

 複数の性能指標から計算された性能値である。回路の性能比較に用いられる。計算式は文

献により異なることがあるが、TDC の場合は次式で計算されることが多い[4]～[7]。 

 FoM [J/conversion-step] =
P

2ENOBfs
   （2.7） 

P は消費電力、fs はサンプリングレートである。この場合は FoM の値が小さいほど性能が
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良いことを表す。面積やシングルショット精度を加味した FoM を定義している文献もある

[8]。なお、ADC でも式（2.7）で計算されることが多い。 

 

2.4 TDC の構成方式 

2.4.1 フラッシュ型 

 フラッシュ型 TDC の構成を図 2.9 に示す。多段のバッファと DFF で構成されており、

DFF の出力はサーマルコードデコーダに接続されている。タイミングチャートを図 2.10 に

示す。バッファの伝搬遅延時間を tpd とすると、START の立ち上がりはバッファを通る度

に tpd ずつ遅延する。STOP が立ち上がった時点で、各段のバッファ出力が DFF によって

保持される。このとき DFF の出力 Q0～Qn-1 はサーマルコード（温度計コード）になってお

り、デコーダが High（1）の数を数えてバイナリーコード Dout として出力する。これによ

り、START と STOP の立ち上がり時間差 tin は次式のように tpd を基準に量子化される。 

 Dout = tin / tpd  （2.8） 

分解能は tpd であり、バッファの伝搬遅延時間は数 10～100ps 程度[9]であるので、2.2 節で

述べたカウンタを用いた構成よりも分解能を細かくできる。 

変換時間 tconv は、DFF の遅延時間 tFF、デコーダの遅延時間 tdec とすると次式で表される。 

 tconv = tin + tFF + tdec  （2.9） 

tFF と tdec は合わせても数 ns 程度なので、サンプリングレートを高速にできる。 

バッファと DFF の段数を n とすると、ダイナミックレンジ tDR、ビット数 N は次式で表

される。 

tDR = tpd × n （2.10） 

 N = LOG2(n） （2.11） 

ダイナミックレンジまたはビット数を拡大しようとすると、多数のバッファと DFF が必要

となるため回路面積は大きい。 

 

 

図 2.9 フラッシュ型 TDC の構成 
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図 2.10 フラッシュ型 TDC のタイミングチャート 

 

2.4.2 バーニア型 

 バーニア型 TDC の構成を図 2.11 示す。フラッシュ型 TDC の STOP 信号線にバッファ

を追加した構成であり、DFF のクロック端子には STOP の遅延信号が入力されている。タ

イミングチャートを図 2.12 に示す。バッファの伝搬遅延時間を START 側は tpd1、STOP 側

は tpd2 とすると、START の立ち上がりはバッファを通る度に tpd1 ずつ、STOP の立ち上が

りは tpd2 ずつ遅延する。このとき tpd1 > tpd2 となるように設計すると、Di と CKi の立ち上が

り時間差が徐々に近づいていき、ある段で Di よりも CKi が先に立ち上がる。DFF 出力 Q0

～Qn-1 はサーマルコードになっており、デコーダが High（1）の数を数えてバイナリーコー

ド Dout として出力する。これにより、START と STOP の立ち上がり時間差 tin は次式のよ

うに tpd1 と tpd2 の差を基準に量子化される。 

 Dout =
tin

tpd1−tpd2
   （2.12） 

分解能は tpd1 – tpd2 であり、バッファの伝搬遅延時間よりも小さくできる。よって 2.4.1 項で

述べたフラッシュ型よりも分解能を細かくできる。 

バッファと DFF の段数を n とすると、変換時間 tconv は次式で表される。 

 tconv = tin + tpd2×n + tFF + tdec  （2.13） 

段数 n に依るが、フラッシュ型よりもサンプリングレートは遅くなる。 

ダイナミックレンジは次式で表される。なおビット数はフラッシュ型と同様に式（2.11）

で表される。 

 tDR = (tpd1 – tpd2)×n  （2.14） 

START

D0 Q0 = High

D1 Q1 = High

D2 Q2 = High

D3 Q3 = Low

D4 Q4 = Low

STOP

Dout 0 3

tin

tpd
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図 2.11 バーニア型 TDC の構成 

 

 

図 2.12 バーニア型 TDC のタイミングチャート 

 

フラッシュ型と比較して、分解能が向上する分、同じダイナミックレンジを確保するのに段

数が増えるため回路面積はさらに大きくなる。 

 

2.4.3 サブレンジング型 

 サブレンジング型 TDC の構成[10]を図 2.13 に、タイミングチャートを図 2.14 に示す。

パイプライン型とも呼ばれている[11]。回路は粗い量子化を行う Coarse TDC と細かい量
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子化を行う Fine TDC に分かれている。Coarse TDC で生じた量子化誤差 tresidue を時間アン

プ（TA: Time Amplifier）で増幅し、増幅された時間信号 tresidue×A（STARTfine と STOPfine

の立ち上がり時間差）を Fine TDC で量子化する。A は時間アンプの利得である。Coarse 

TDC の出力コード Dout_coarse の A 倍と Fine TDC の出力コード Dout_fine の合計が最終的な出

力コード Dout となる。サブレンジング型 ADC における残差電圧とは異なり、時間信号は保

持できないので、Coarse TDC の各段のバッファ出力 Di がそれぞれ TA へ接続されている。

tresidue < tpd となるように Dout_coarse をもとに TA 出力が選択されて STARTfine と STOPfine が

生成される。 

Coarse TDC と Fine TDC はフラッシュ型 TDC またはバーニア型 TDC で構成される。

Coarse TDC と Fine TDC の分解能を tpd とすると分解能は tpd/A となる。Dout は次式で表

される。 

 Dout = Dout_coarse × A + Dout_fine =
tinA

tpd
  （2.15） 

時間アンプを用いることでバーニア型と同等以上の分解能を実現できる。 

Coarse TDC と Fine TDC をいずれもフラッシュ型 TDC で構成した場合、変換時間 tconv

は次式で表される。tadder は加算器の遅延時間である。 

 tconv = tin + 2tFF + 2tdec + Atpd + tadder   （2.16） 

時間アンプの利得とビット数にも依るが、サンプリングレートはフラッシュ型 TDC の半分

程度となる。 

 ダイナミックレンジは Coarse TDC のダイナミックレンジで決まり、フラッシュ型と同

様に式（2.10）で表される。ビット数は Coarse TDC と Fine TDC のビット数を合わせた値

になるが、キャリブレーションため Fine TDC は冗長ビットを持つことがある。 

サブレンジング型は粗い量子化と細かい量子化を分割して行うことで、同じビット数の

フラッシュ型やバーニア型よりも小さい回路面積で高い分解能と広いダイナミックレンジ

の両立を実現できる。 

 

 

図 2.13 サブレンジング型 TDC の構成 
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図 2.14 サブレンジング型 TDC のタイミングチャート 

 

2.4.4 サイクリック型 

 サイクリック型 TDC の構成[12]を図 2.15 に、タイミングチャートを図 2.16 に示す。回

路はバーニア型のディレイラインを 1 段目で折り返してループ状にした構成に、パルス生

成のための XOR やパルスがループを循環する回数を数えるカウンタが存在する。START

に続いて STOP が立ち上がると XOR により P1 に続いて P2 が立ち上がる。P1 パルスはバ

ッファを通過すると tpd1 遅延し、P2 パルスは tpd2 遅延して DFF へ入力される。P1 の立ち

上がりが P2 よりも先行している場合は Q=High（1）となり AND と XOR に立ち上がりが

入力された後、P1 に続いて P2 が立ち下がる。このとき、バーニア型と同様に tpd1 > tpd2 と

なるよう設計すると、パルスの立ち上がり時間差はバッファを通過する度に tpd1 – tpd2 縮ま

る。P2 パルスの立ち上がりが P1 よりも先行すると Q=Low（0）となりパルスの循環が停

止する。カウンタの出力コード Dout は次式で表される。 

 Dout =
tin

tpd1−tpd2
   （2.17） 

分解能はバーニア型と同じ tpd1 – tpd2 である。バーニア型では多数のバッファを用いるため

伝搬遅延時間のばらつきが線形性を劣化させるが、サイクリック型では一対のバッファの

みを用いるので線形性に優れている。 

 変換時間 tconv は、AND と XOR の合計遅延時間を toffset とすると次式で表される。 

 tconv = tin + (toffset + tpd1)
tin

tpd1−tpd2
   （2.18） 

入力時間にも寄るが、フラッシュ型やバーニア型と比較してサンプリングレートは大幅に

低下する。 
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図 2.15 サイクリック型 TDC の構成 

 

 
図 2.16 サイクリック型 TDC のタイミングチャート 

 

 ダイナミックレンジは次式のいずれか小さい方で決まる。 

 tDR1 = toffset + tpd1  （2.19） 

 tDR2 = (tpd1 – tpd2) × (2N – 2) （2.20） 

N はカウンタのビット数である。よって分解能を維持したままダイナミックレンジを拡大

するためには、ループ内の遅延とカウンタのビット数を増やせばよい。 

 サイクリック型はサブレンジング型よりも小さな回路面積で分解能とダイナミックレン

ジを両立できるが、サンプリングレートは低い。 

 

2.4.5 SAR 型 

 SAR（Successive Approximation Register; 逐次比較レジスタ）型 TDC の構成[13]を図

2.17 に、タイミングチャートを図 2.18 に示す。回路は主に可変遅延回路（Variable delay）

を含む 2 つのループ、位相検出器（PD: Phase Detector）、遅延制御回路（Delay controller）、

積算器（ACC: Accumulator）で構成される。可変遅延回路は遅延制御回路の遅延制御コー

ド Ddelay1、Ddelay2 によって遅延時間が制御される。位相検出器により P1 と P2 の位相関係

が判定される。P1 の立ち上がりが先行していれば P1 側の可変遅延回路の遅延が大きくな

る。P2 の立ち上がりが先行していれば P2 側の可変遅延回路の遅延が大きくなる。P1 側と

P2 側の可変遅延回路の遅延差はサイクルごとに半減する。遅延制御コード Ddelay1、Ddelay2 の

ビット数を N とし、可変遅延回路の遅延調整幅を toffset～toffset + 2N−1td とすると、サイクル
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ごとの可変遅延回路の遅延は表 2.1 のようになる。td は遅延調整の最小単位である。N+1 サ

イクル目で P1 と P2 の立ち上がり時間差は td 未満となり、次式に示す出力コード Dout が得

られる。 

 Dout = ∑ (Ddelay1(k) − Ddelay2(k))N
k=0 = tin td⁄  （2.21） 

k はサイクル番号である。分解能は td となる。 

 変換時間 tconv は次式で表される。 

 tconv = tin + toffset × (N + 1) + tadder  （2.22） 

変換時間は主にビット数 N で決まるので、サイクリック型よりもサンプリングレートを高

くできる。 

 ダイナミックレンジ tDR は次式のように可変遅延回路の遅延時間で決まる。 

 tDR = toffset + 2N−1td （2.23） 

可変遅延回路や制御回路を必要とするためサイクリック型より回路面積は大きくなる。 

 

 

図 2.17 逐次比較型 TDC の構成 

 

図 2.18 逐次比較型 TDC のタイミングチャート 
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表 2.1 逐次比較型 TDC における可変遅延回路の遅延 

位相関係 P1 先行 P2 先行 

可変遅延回路 P1 側 P2 側 P1 側 P2 側 

1 サイクル目 toffset + 2N−1td toffset toffset toffset + 2N−1td 

2 サイクル目 toffset + 2N−2td toffset toffset toffset + 2N−2td 

i サイクル目 toffset + 2N−itd toffset toffset toffset + 2N−itd 

N サイクル目 toffset + td toffset toffset toffset + td 

 

2.4.6 リング発振器型 

 リング発振器型 TDC の構成[14]を図 2.19 に、タイミングチャートを図 2.20 に示す。回

路はリング発振器、複数のカウンタ、加算器、レジスタによって構成されている。リング発

振器は、START の立ち上がりで発振を始め、STOP の立ち下がりで発振が止まる。発振中

は、リング発振器を構成する各インバータ出力の立ち上がり回数がカウントされる。STOP

の立ち上がりで全てのカウンタの合計値 （加算器出力 Dadder） がレジスタに保存される。

リング発振器を構成するインバータの伝搬遅延時間を tpd/2 とすると、tpd ごとにリング発振

器内の 1 つのインバータ出力が Low から High へ立ち上がる。よって tpd ごとに加算器出力

Dadder が 1 ずつ増える。レジスタの出力コード Dout は次式で表される。 

 Dout = tin / tpd  （2.24） 

分解能は tpd となる。フラッシュ型と同等の分解能で回路面積を小さくできる。 

 変換時間 tconv は、カウンタの遅延時間を tcount、加算器の遅延時間を tadder、レジスタの遅

延時間を treg とすると次式で表される。 

 tconv = tin + tcount + tadder + treg  （2.25） 

フラッシュ型と遜色ないサンプリングレートを実現できる。 

加算器およびレジスタのビット数 N は、カウンタのビット数を Ncount、リング発振器のイン

バータ段数を n とすると次式で表される。 

 N = LOG2(2Ncount×n) = Ncount + LOG2(n) （2.26） 

ダイナミックレンジ tDR は次式で表される。 

tDR = tpd×2Ncount×n （2.27） 

リング発振器のインバータ段数 n は、発振条件を満たすために奇数となる。また、カウンタ

の動作周波数を fcount とすると n は次式の条件を満たす必要がある。 

 fcount ≥
1

tpdn
 → n ≥  

1

fcounttpd
    （2.28） 

カウンタのビット数を大きくすることによりダイナミックレンジを拡大できるが、カウン

タのビット数を大きくするとその動作周波数は低下するため、リング発振器のインバータ

段数を増やす必要がある。 
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図 2.19 リング発振器型 TDC の構成 

 

 

図 2.20 リング発振器型 TDC のタイミングチャート 

 

 同じ tin を繰り返し入力すると、ノイズシェーピング効果により量子化誤差を低減できる

構成も報告されている[14]。  

 

2.4.7 DLL とカウンタを併用した構成 

 DLL（Delay Locked loop）とカウンタを用いることにより、TDC の絶対精度の確保とダ

イナミックレンジの拡大が可能である。構成例[15]を図 2.21 に示す。回路は DLL、フラッ

シュ型 TDC、位相番号検出器（Phase number detector）、カウンタ、乗算器、加減算器で構

成されている。DLL は位相検出器（PD: Phase Detector）、チャージポンプ（CP: Charge 

Pump）、ローパスフィルタ（LPF: Low Pass Filter）、n 段のバッファで構成されたディレイ

ラインで構成される。2 つのフラッシュ型 TDC が DLL のディレイラインを共有している。

ディレイラインが 4 段のバッファで構成される場合、図 2.22 のタイミングチャートに示す

ように、REFCLK と D3 の位相が揃うように制御が行われる。REFCLK の周期を Tref とする
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と、各段のバッファ出力は立ち上がり時間が Tref/4 ずつずれるように制御される。D0～D3

の状態により、REFCLK の位相を識別できる。図 2.23 に TDC のタイミングチャートを示

す。START が立ち上がるとその時点の各バッファ出力が DFF に保持され、位相番号検出

器から REFCLK 位相番号 PHstart が出力される。カウンタは STOP が立ち上がるまで

REFCLK の立ち上がり回数を Dcount としてカウントする。STOP が立ち上がると、その時

点の REFCLK 位相番号 PHstop が位相番号検出器から出力される。TDC の出力コード Dout

は次式で表される。 

 Dout = Dcount × n − PHstart + PHstop =
ntin

Tref
 （2.29） 

分解能は tref/n である。ディレイラインの段数を増やすことで分解能を高くできる。 

 変換時間 tconv は、DFF の遅延時間を tFF、位相番号検出器の遅延時間を tPND、乗算器や加

減算器の遅延を tALU とすると次式で表される。 

 tconv = tin + tFF + tPND + tALU  （2.30） 

フラッシュ型と遜色ないサンプリングレートを実現できる。ただし、tin の入力前に DLL の

セットリング時間が必要である。 

 ダイナミックレンジ tDR はカウンタのビット数を Ncount とすると次式で表される。 

 tDR = Tref × 2Ncount （2.31） 

カウンタのビット数を増やすだけでダイナミックレンジを拡大できる。2.2 節で述べたカウ

ンタを用いた構成よりも、ディレイラインの段数だけ分解能を細かくすることができる。 

DLL を用いない構成では、製造プロセスや電源電圧、温度（PVT: Process, Voltage and 

Temperature）の変動によりバッファの遅延時間が変化し、同じ入力時間でも出力コードが

一定にならない。DLL を用いることにより、バッファの遅延時間が REFCLK を基準に調整

されるため、絶対精度を確保すること（同じ入力時間に対する出力コードのばらつきを小さ

くすること）が可能である。なお、REFCLK は温度補償水晶発振器（TCXO: Temperature 

Compensated Crystal Oscillator）で生成すると、温度に対する周波数の変動が小さいためさ

らに絶対精度を向上できる。 
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図 2.21 DLL とカウンタを用いた TDC の構成 

 

 

図 2.22 DLL のタイミングチャート 
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図 2.23 DLL とカウンタを用いた TDC のタイミングチャート 

 

2.4.8 構成方式の特徴まとめ 

 TDC の構成方式ごとの特徴を表 2.2 に示す。 

 フラッシュ型は、サンプリングレートが高いが、ダイナミックレンジを広げようとすると

面積が非常に大きくなってしまう。分解能はバッファ 1 段分の伝搬遅延時間である。 

 バーニア型は、分解能をバッファ 1 段分の伝搬遅延時間より小さくできるが、フラッシ

ュ型と同様にダイナミックレンジを広げようとすると面積が非常に大きくなってしまう。 

 サブレンジング型は、バーニア型と同等の分解能をより小さな面積で実現できるが、時間

アンプを使うため消費電力と面積の削減効果は限定的である。 

サイクリック型は、フラッシュ型と同等の分解能を非常に小さな面積で実現できるが、サ

ンプリングレートは低い。 

SAR 型は、可変遅延回路によりサイクリック型よりも高いサンプリングレートを実現で

きるが、可変遅延回路の面積は大きい。 

リング発振器型は、カウンタを使うためダイナミックレンジの拡大が容易である。また、

サンプリングレートや面積にも優れているが、カウンタを複数使うため消費電力は大きい。 

DLL とカウンタを用いた構成は、ダイナミックレンジの拡大が用意で、絶対精度も確保

できるが、DLL を用いるため消費電力と面積は大きくなる。 

以上に述べた構成方式を組み合わせたり、改良を加えることにより高い性能を有する

TDC が多数提案されている。表 2.3 に過去に提案されている TDC の性能の一覧を示す。 

このように、TDC の各構成方式には長短があり、分解能、ダイナミックレンジ、サンプリ

ングレートなどの性能指標の間にはトレードオフが存在する。よって、応用先に適した TDC

の構成方式を選択する必要がある。 
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表 2.2 TDC 構成方式ごとの特徴 

構成方式 分解能 
ダイナミッ

クレンジ 

サンプリン

グレート 
消費電力 面積 

フラッシュ ○ × ◎ △ × 

バーニア ◎ × ○ △ × 

サブレンジング ◎ ○ ○ △ △ 

サイクリック ◎ ○ × △ ◎ 

SAR ◎ ○ △ ○ △ 

リング発振器 ○ ◎ ○ △ ○ 

DLL とカウンタ △ ◎ ○ △ △ 

 

表 2.3 過去に提案されている TDC の性能一覧 

文献 構成方式 
分解能 

[ps] 

ダイナミック

レンジ [ns] 

[16] バーニア 5.7 0.73 

[10] サブレンジング 1.25 0.64 

[12] DLL、カウンタ、サイクリック 10 160 

[13] DLL、カウンタ、SAR 1.22 3276800 

[14] リング発振器 6（*1） 12.3 

[15] DLL、カウンタ 12.2 202000 
 

文献 
サンプリング 

レート [MS/s] 

最大消費 

電力 [mW] 

面積 

[mm2] 

ビット

数 

プロセス 

[nm] 

[16] 100 1.75 0.004 7 65 

[10] 10 3 0.6 9 90 

[12] 3.2～6.7（*2） 80 0.3 14 350 

[13] 0.003～12.5（*2） 33 4.45（*3） 31 350 

[14] 50 21 0.041 11（*1） 130 

[15] 記載なし 40 7.5（*3） 24 350 
 

（*1）オーバーサンプリングを行う場合は、実効分解能 1 ps、実効ビット数 15.5-bit を実現。 

（*2）入力時間により変動。 

（*3）パッド込み。 
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2.5 TDC の応用先 

 TDC は 1980 年代から開発されているが、当初は高エネルギー物理学の素粒子実験にお

いて、粒子の通過時間（飛行時間）を測定するために開発された[17][18]。また、宇宙物理

学においても、宇宙線を構成する粒子の速度測定にも利用されている[19][20]。 

 医療においては、ポジトロン断層法（PET: Positron Emission Tomography）と呼ばれる

非侵襲的ながん検査で、ガンマ線の検出時刻の特定に用いられている[21]。 

半導体製品の出荷検査を行うテスター（ATE: Automatic Test Equipment）では、 ジッ

タ、スキュー、伝搬遅延時間などの測定に利用されている[22]。 

ToF（Time of Flight）方式の距離センサでは、赤外光やレーザー光を対象に照射しその

反射時間を検出することにより距離を測定する。光の反射時間の検出には TDC が用いられ

ている[23]。近年は、レーザー光を走査し周囲の物体の位置を把握する LiDAR [24][25]や、

赤外線を物体に照射しその形状を把握する距離画像センサ[26][27]の開発が盛んである。 

PLL や ADC 等のアナログ回路の性能向上のため TDC が用いられることもある。ADPLL

（All-Digital PLL）では TDC が位相検出に用いられており、低電源電圧動作と低消費電力

化を実現している[28]。イメージセンサに用いられているシングルスロープ ADC では、

TDC がカウンタの補間に用いられており、分解能とサンプリングレートの向上を実現して

いる[29][30]。距離センサへの応用については 3 章、イメージセンサへの応用については 4

章、ADC への応用については 5 章、PLL への応用については 6 章で詳しく述べる。 

 

2.6 まとめ 

TDC は時間量子化技術の核となる回路で、時間をデジタル値に変換する。カウンタを用

いた構成が TDC の最も簡単な構成であるが、動作周波数の制約から分解能は 200 ps 程度

に制限される。これより小さな分解能を実現するため、論理ゲートの伝搬遅延時間を利用し

て構成される。代表的な性能指標として、分解能、ダイナミックレンジ、サンプリングレー

トが挙げられるが、各性能指標はトレードオフの関係にある。また、構成方式として、フラ

ッシュ型、バーニア型、サブレンジング型、サイクリック型、SAR 型、リング発振器型、

DLL とカウンタを併用した構成が挙げられる。各構成方式はそれぞれ長短があり、応用先

によって使い分ける必要があることを明らかにした。 
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第 3 章 距離センサへの応用 

3.1 まえがき 

 距離センサ1は、測定対象へ超音波や光を照射し、その反射時間等をもとに距離を測定す

るデバイスである。高い測定精度とサンプリングレート、機器の小型化が求められる用途で

は光学式の距離センサが使用される。光学式の距離センサは、建築での測量、製造物の寸法

検査、カメラのオートフォーカスなどに使用されている。測定原理の違いから、位相差検出

方式、三角測距方式、ToF 方式に分類される[2]。その中でも ToF 方式は、スマートフォン

の顔認証や AR（Augmented Reality）機能に用いられる距離画像センサ（3D イメージセン

サ）と、自動運転に用いられる LiDAR にも採用されており、普及の拡大が見込まれている

[3][4]。ToF 方式の距離センサにおいて、光の反射時間の測定と量子化には TDC が用いら

れている。物体の位置や形状を精度良く検出するためには、高分解能かつ広ダイナミックレ

ンジな TDC が求められる。また、距離画像センサにおいては多数の TDC を集積する必要

があるため、回路面積を小さくする必要がある。LiDAR ではレーザを走査して連続して距

離測定を行うため、高いサンプリングレートの TDC が必要となる。そこで本研究では、小

さな回路面積で高分解能、広ダイナミックを両立できるサイクリック型 TDC に着目した。

サイクリック型 TDC は変換速度に課題があったが、可変遅延回路を用いて変換を高速化す

る構成を検討した。 

本章では、距離センサの概要について述べた後、距離センサの要素回路として可変遅延回

路を用いたサイクリック型 TDC を提案し、その回路構成と動作原理、シミュレーション結

果について述べる。 

 

3.2 距離センサの概要 

3.2.1 距離センサの分類 

 距離センサの分類を表 3.1 に示す。媒体として超音波、光（レーザ）、電波（ミリ波）を

使うものに分けられる。精度や応答速度が求められない用途においては低コストな超音波

式の距離センサが用いられる。超音波の速度（音速）は空気中（0℃）では 331.5 m/s であ

り、1 m の距離の往復時間は 6 ms である。1 cm の距離分解能を得るためには 60 µs の時間

分解能が必要となるが、これは TDC を用いずに MCU のタイマ機能で実現可能である。よ

って、超音波式の距離センサは低コストで構成可能であるが、音速は温度や湿度により変化

するため、温度センサと補正機構が必要となる[8]。また、センサの応答速度（サンプリン

グレート）は音速で律速される。超音波の送受信にはトランスデューサを用いるが、直径

1cm 程度の大きさ[9]であるため小型機器への組み込みには不向きである。高い測定精度と 

 

1 測定距離が最大数十cmで 分解能がµm単位の距離センサは変位センサと呼ばれる[1]が、

本論文では距離センサとして扱う。 
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表 3.1 距離センサの分類（[2][5][6][7]をもとに作成） 

媒体 方式 原理・特徴・用途 

超音波 ToF 

パルス波の反射時間を検出 

短距離（最長 10 m）、低精度、低速、低コスト、材質や色

の影響を受けない 

車の衝突防止、船舶のソナー、タンクの液量測定に使用 

光 

（レーザ） 

位相差検出 

照射光と反射光の位相差を検出 

性能とコストは三角測距と ToF の中間 

土木および建築での測量、タンクの液面制御に使用 

三角測距 

反射光の受光位置をリニアイメージセンサで検出 

短距離（最長 2 m）、高精度、高分解能、高速 

タンクの液量・粉末量測定に使用 

ToF 

パルス光の反射時間を検出 

長距離（最長 500 m）、高精度、高速、高コスト 

位相差検出方式と同用途に加え、顔認証、AR、自動運転

に使用 

電波 

（ミリ波） 

パルス 

（ToF） 

パルス波の反射時間を測定 

短距離から中距離（最長 100 m）、高分解能、高コスト、

相対速度も測定可能、天候や照度の影響を受けない 

踏切の障害物検知、車の運転支援に使用 

FMCW 

送信波と反射波を干渉させ、ビート信号の周波数を検出 

長距離（最長 500 m）、相対速度も測定可能、天候や照度

の影響を受けない 

道路監視、ロボット制御、車の運転支援に使用 

 

サンプリングレート、機器の小型化が求められる用途では光学式の距離センサが使用され

る。測定原理から位相差検出方式、三角測距方式、ToF 方式に分かれており、性能とコスト

要件に応じて使い分けられる。ToF 方式は高分解能の TDC と高出力のレーザダイオードが

必要なため高コストだが、優れた性能を実現できるため距離画像センサや LiDAR にも採用

されている。ただし、光学式は天候や照度などの周辺環境に影響を受けやすい。これに対し、

ミリ波を用いた電波式の距離センサ（ミリ波レーダ）は周辺環境の影響を受けにくい。パル

ス（ToF）方式は高速広帯域の信号処理が必要[10]で、長距離への対応が難しいことから、

FMCW（Frequency Modulated Continuous Wave）方式が主流である。 

 本研究では、距離センサの中でも優れた性能を実現可能な ToF 方式の光学式距離センサ

に着目し、その要素回路である TDC の性能要件と回路構成を検討する。 



 

第 3章 距離センサへの応用 

3.2 距離センサの概要  31 

3.2.2 ToF 方式距離センサの原理 

 ToF 方式の光学式距離センサは、測定対象にレーザを照射し、その反射時間から測定対

象との距離を取得するセンサである。反射時間の測定と量子化には図 3.1 に示すように

TDC が用いられる。光速を c、光の反射時間を tround とすると測定対象までの距離 d は次式

で求められる。 

d =  
c × tround

2
  （3.1） 

測定可能な最長距離を dmax とすると、TDC に要求されるダイナミックレンジは次式で表

される。 

tDR =
2dmax

c
  （3.2） 

また、距離測定の分解能を dres とすると、TDC に要求される分解能は次式で表される。 

tLSB =
2dres

c
  （3.3） 

式（3.2）～（3.3）より、例えば測定の最長距離が 3 m、分解能が 3 mm の場合、TDC に

はダイナミックレンジ 10 ns、分解能 10 ps が要求される。 

 ToF 方式は、スマートフォンの顔認証や AR 機能に用いられる距離画像センサと、自動運

転に用いられる LiDAR にも採用されている。距離画像センサには、TDC を用いる Direct 

ToF 方式とロックインピクセルを用いる Phase ToF 方式の 2 方式がある[11]。Direct ToF

方式の距離画像センサは、図 3.2 に示すように SPAD（Single Photon Avaranche Diode）1

と TDC を含む画素をアレイ状に並べた構成となっている[12]。高解像度の距離画像を得る

ためには、画素面積、特に TDC の回路面積を小さくする必要がある。一方、LiDAR は図

3.3 に示すように、回転するミラーを用いてレーザを走査することにより周囲にある物体の

位置と形状を検出するデバイスである[13]。レーザを走査し連続して距離測定を行うことか

ら、1 点あたりの距離測定を短時間で行う必要がある。よって、TDC には高いサンプリン

グレートが要求される。 

 

 

図 3.1 ToF 方式距離センサの基本構成 

 

 

1 微弱な光（1 つの光子）から急峻な立ち上がりのパルスを生成するため、PD（Photo Diode）

ではなく SPAD が用いられる。 
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（a）全体構成 

 

（b）画素回路 

図 3.2 Direct ToF 方式距離画像センサの構成 

 

 

図 3.3 LiDAR の構成 

 

3.3 可変遅延回路を用いたサイクリック型 TDC 

3.3.1 提案回路の特徴 

 2 章で述べたように、TDC の各性能指標の間にはトレードオフが存在するが、ToF 方式

距離センサでは、小型で高分解能、広ダイナミックレンジ、高サンプリングレートな TDC

が必要とされる。そこで本研究では、距離センサに用いる TDC としてサイクリック型 TDC

に着目した。サイクリック型 TDC は高分解能と広ダイナミックレンジを小さな回路面積で

実現できる構成であるが、サンプリングレートが低い欠点がある。本研究では、可変遅延回

路を用いることによりサンプリングレートを高速化した構成[14]を提案する。サンプリング

レート高速化（変換時間短縮）の概念を図 3.4 に示す。従来のサイクリック型 TDC は遅延

要素の遅延時間差（分解能）Δtd が一定なのに対し、提案回路では変換動作中にΔtd を変更

している。具体的には、変換開始時にはΔtd を大きくし、徐々に小さくしていく。これによ

り、変換時間 tconv の短縮を図り、高分解能を維持しつつサンプリングレートを高速化する。

2.4.5 項で述べた SAR 型 TDC[15]も可変遅延回路を用いるが、SAR 型 TDC では 1 サイク

ルごとにΔtd を変化させるため、ダイナミックレンジは可変遅延回路の最大遅延時間で制限

される。一方、提案回路では 2 パルスの位相関係が逆転するまでΔtd を変更しないため、可 
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（a）従来回路 

 

（b）提案回路 

図 3.4 サンプリングレート高速化の概念 

 

変遅延回路の最大遅延時間より大きな入力時間差に対応できる。すなわち、同じダイナミッ

クレンジを確保する場合、SAR 型 TDC よりも可変遅延回路を小さくできる。 

 

3.3.2 回路構成と動作原理 

提案回路の概略構成を図 3.5 に示す。回路は位相検出器（PD）、遅延制御回路（DC: Delay 

Controller）、可変遅延回路、積算器（ACC）で構成される。PULSE1 と PULSE2 の立ち上

がり時間差を量子化し、出力コード Doutを変換する。なお、PULSE1 の立ち上がりが PULSE2

より早い場合、Dout は正、遅い場合、Dout は負となる。 

提案回路の変換動作を図 3.6 のタイミングチャートを用いて説明する。下記の流れで変換

動作を行う。 

（1）PULSE1 と PULSE2 が立ち上がるとそれぞれパルス P1、P2 が生成される。 

（2）位相検出器により P1 と P2 どちらの立ち上がりが早いかを判定し、PDout（Low: 

P2 が先、High: P1 が先）を出力する。 

（3）遅延制御回路から遅延制御コード Delay1、Delay2 を出力して 2 つの可変遅延回路

の遅延時間を制御し、立ち上がりが早いパルスを遅延させる。 

（4）PDout が反転（P1 と P2 の位相関係が逆転）したら、遅延対象のパルスを切り替

えて、遅延制御コード（可変遅延回路の遅延時間）を小さくする。 

（5）（2）～（4）の動作を、遅延制御コードが最小になるまで繰り返す。 
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図 3.5 可変遅延回路を用いたサイクリック型 TDC の概略構成 

 

 

図 3.6 提案回路のタイミングチャート 

 

（6） 積算器では遅延制御コードを P1b（P1 の遅延信号）の立ち上がりごとに累算（Delay1

は加算、Delay2 は減算）していき、その累算値が Dout（図 3.6 では符号付き 10 進

数表記）として得られる。 

上記の動作により変換完了時は、P1 と P2 の立ち上がり時間差が可変遅延回路の最小遅

延差 Δtd 以下になる。Dout は、P1 と P2 の立ち上がりタイミングを揃えるまでに加算また

は減算された遅延制御コードの合計であるので、P1 と P2 の初期状態（PULSE1 と PULSE2）

の立ち上がり時間差をデジタル値で表している。 

PULSE1 と PULSE2 の立ち上がり時間差 tin は次式で表される。 

  tin = Δtd × Dout （3.4） 

ただし tin は、PULSE1 の立ち上がりが PULSE2 より早い場合は正、遅い場合は負となる。

図 3.6 は PULSE2 が PULSE1 より 900Δtd 遅れて立ち上がった場合の例である。サイクル

#1 では、P1 立ち上がりが先なので PDout = High となり、Delay1 = 512 が出力され、P1

は 512Δtd 遅延する。サイクル#3 では P2 立ち上がりが先になるので PDout = Low となり、

Delay2 = 256 が出力され、P2 は 256Δtd 遅延する。このような動作を Delay1 または Delay2

が 1 になるまで繰り返すと、P1 と P2 の立ち上がり時間差が Δtd 以下となり、最終的に Dout 

= 900 が得られる。 
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図 3.7 可変遅延回路を用いたサイクリック型 TDC の詳細構成 

 

図 3.8 可変遅延回路[14] 

 

提案回路の詳細構成を図 3.7 に示す。点線部の回路は入力立ち上がり時に 3 ns 幅のパル

スを生成する。P1a～P1b 間および P2a～P2b 間のバッファはタイミング調整用の固定遅延

回路である。固定遅延回路の遅延時間は、位相検出器および遅延制御回路の遅延（P1a また

は P2a の立ち上がりから遅延制御コード Delay1、Delay2 が確定するまでの時間）にマージ

ンを加算して 6 ns としている。 

可変遅延回路を図 3.8 に示す。回路は Coarse ディレイライン、Fine ディレイライン、遅

延制御コードデコーダで構成されている。Coarse ディレイラインは 2 つのインバータを対

にした遅延要素を 33 段並べており、Delay[9:4]1（Delay の MSB 側 6 bit）に応じて遅延要

素の出力を 1 カ所取り出し、中間ノード MID へ出力する。遅延要素 1 段あたりの遅延時間

は 150 ps としており、IN～MID 間の遅延を 150～4,950 ps の範囲で 33 段階変化できる。

Fine ディレイラインは MD（Multiple Delay）インバータと通常のインバータを対にした遅

延要素を 64 段並べており、Delay[3:0]（Delay の LSB 側 4 bit）およびキャリブレーション 

 

1 本論文では、バス信号を Verilog HDL の文法に従って表記している。 
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図 3.9 MD インバータ[14] 

 

コード Cal に応じて MD インバータの遅延を変化させる。 

MD インバータを図 3.9 に示す。MD インバータはインバータを 2 つ並列接続し、制御

端子 CA、CB により片方のインバータ（M2 と M3）のオンオフ切り替えを可能にしたもの

である。CA/CB = High/Low のときは片方のインバータがオフとなるので、ドライブ能力

が小さくなる。よって、後段インバータ入力容量の充放電時間が延びるため遅延時間が増え

る。一方、CA/CB = Low/High のときはドライブ能力が大きくなり、遅延時間が減る。こ

のように MD インバータは制御端子 CA、CB により遅延時間を変化させることができる。

MD インバータの遅延時間の変化量は 3 ps としており、Fine ディレイライン遅延要素 1 段

あたりの遅延時間は CA/CB = Low/High のとき 150 ps（短遅延）、CA/CB = High/Low の

ときの 153 ps（長遅延）となる。Fine ディレイライン（MID～OUT 間）の遅延は 9,600～

9,792 ps の範囲で 64 段階変化できる。可変遅延回路全体（IN～OUT 間）の遅延は 9,750～

14,742 ps の範囲となる。 

位相検出器を図 3.10 に示す。回路には図 3.10（b）示すラッチドコンパレータ[16]を使用

しており、P1a が先に立ち上がった場合は PDout = High を出力、P2a が先に立ち上がると

PDout = Low を出力する。P1a/P2a = Low/Low または High/High のとき、PDout の値は

保持される。ラッチドコンパレータで位相検出器を構成すると、位相比較の不感帯を 1 ps

程度まで小さくできる。MD インバータの遅延変化量よりも不感帯を小さく設計すること

で変換精度の劣化を小さくできる。 

 

 

（a）全体構成 

図 3.10 位相検出器[14]（次頁に続く） 

IN OUT

CA

CB

VDD

M1

M2

M3

M4

M5

M6

P1a

P2a

High

High Latched
comparator

IN1

IN2

PDout



 

第 3章 距離センサへの応用 

3.3 可変遅延回路を用いたサイクリック型 TDC  37 

 

（b）ラッチドコンパレータ 

図 3.10 位相検出器[14] 

 
（a）全体フロー 

 

（b）遅延制御フロー 

図 3.11 遅延制御回路のフローチャート[14] 
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遅延制御回路は図 3.11 に示すフローチャートに従って可変遅延回路の遅延制御とキャリ

ブレーションを行う。CAL = High の場合、下記の 2 つのキャリブレーションを行う。 

（1）ループ遅延のオフセットキャンセル 

素子の製造ばらつき等により P1 と P2 のループ遅延時間に差（オフセット）が存在する

と、パルスがループを 1 周するたびに誤差が蓄積し、出力コードに大きな誤差が生じる。こ

のオフセットを回路内で測定し、遅延時間が短いループの可変遅延回路に同量のオフセッ

トを追加してキャンセルする。 

（2）可変遅延回路の遅延マッチング 

可変遅延回路内の Coarse ディレイラインと Fine ディレイラインでは、遅延要素 1 段あ

たりの遅延変化量が異なる。遅延制御コード Delay の遅延制御量の線形性を保つためには、

Delay[n–1]で変化する遅延量は Delay[n]の半分とする必要がある。そこで、Coarse ディレ

イラインの遅延要素 1 段あたりの遅延が、Fine ディレイラインの遅延要素 (MD インバー

タ) 何段分の遅延変化量に相当するかを回路内で測定する。 

電源電圧や温度が変動する環境では素子の遅延時間が変動するが、回路内の素子間では差

が小さいと考えられ、相対精度への影響は小さい。よって、上記のキャリブレーションは回

路起動時のみ行う。CAL = Low の場合は図 3.11（b）に示すフローチャートに従って遅延

制御コードを出力し、変換動作を行う。 

 

3.3.3 絶対精度の保証 

距離センサなど正確な時間測定を行うアプリケーションでは絶対精度の確保が必要とな

る。すなわち TDC に入力された時間と出力コードの対応付けが正確である必要がある。

2.4.7 項で述べたように DLL を用いることにより絶対精度を確保することが可能であるが、

本研究では DLL を用いずに絶対精度を保証する手法を検討した。具体的には、図 3.12 に

示すように、水晶発振器等から基準クロックを生成し、その 1 周期の時間に相当するデジ

タル値を得る回路を追加する。基準クロック 1 周期に相当するデジタル値を用いて、アプ 

リケーション側（マイコン等の上位システム）で TDC 出力コードの補正を行うことを想定 

 

 

図 3.12 絶対精度を保証するための追加回路 
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している。電源電圧や温度が変動する環境では素子の遅延時間が変動するため、絶対精度の

キャリブレーションを定期的に行う必要がある。なお、この手法は DLL を用いない他の

TDC にも応用可能である。 

 

3.3.4 シミュレーションによる評価 

提案回路を Verilog で記述し、回路のシミュレーションを行った。可変遅延回路等のアナ

ログ回路は、CMOS 0.18-µm プロセスのデバイスパラメータを用いて Spice シミュレーシ

ョンを行い、そこから得られた遅延時間を用いて Verilog のビヘイビアモデルを記述した。

シミュレーションの条件として、ループ遅延のオフセット 20 ps に加えて可変遅延回路に素

子ばらつきがあると仮定している。素子ばらつきは、MOSFET の閾値電圧が 1 標準偏差に

つき 5 mV 変動するものとして Spice でモンテカルロシミュレーションを行った。そこから

得られた遅延素子ごとの遅延時間ばらつきを Verilog モデルへ反映した。 

入出力特性のシミュレーション結果を図 3.13 に示す。入力は 2 つのパルスの立ち上がり

時間差 tin、出力は TDC 出力コード Dout である。PULSE1 の立ち上がりが先のとき tin は正、

PULSE2 が先のとき tin は負とした。3.3.2 項で述べたキャリブレーションを行わない場合を

点線、キャリブレーションを行った場合を実線で示した。キャリブレーションにより線形性

は大幅に向上していることがわかる。なお、キャリブレーションを行った場合でも、ミッシ

ングコードは存在しないが、可変遅延回路の素子ばらつきにより非単調コードが生じてい

る。 

 

 

（a）特性全体 

図 3.13 TDC の入出力特性（次頁に続く） 
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（b）tin = 0 ns 付近 

図 3.13 TDC の入出力特性 

 

 

図 3.14 TDC の線形性 

 

キャリブレーションを行った場合の DNL と INL のシミュレーション結果を図 3.14 に示

す。分解能を 9.38 ps/LSB としたとき、DNL の最悪値は+2.3 LSB、INL の最悪値は+132 

LSB であった。可変遅延回路の素子ばらつきにより線形性が劣化している。素子ばらつき

の影響は DWA により低減可能[17]だが、追加の論理回路が必要となるため消費電力や遅

延時間が増える。本研究では消費電力の低減とサンプリングレートの高速化を優先し、

DWA は組み込まずに検討を行った。また、INL は系統誤差であるため、あらかじめ測定し

た INL を LUT（Look-Up Table）に保存しておくことにより補正可能[15]である。 
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表 3.2 サイクリック型 TDC の性能比較表 

文献 [15] [16] [18] 本研究 

評価方法 
テスト 

チップ 

テスト 

チップ 

テスト 

チップ 

シミュレ 

ーション 

プロセス [nm] 350 130 350 180 

出力ビット数 [bit] 28 8 14 12 

分解能 [ps/LSB] 1.22 1.25 10 9.38 

ダイナミックレンジ [ns] 
327,680 

（0.625）（*1） 
±0.16 

160 

（1）（*1） 
±18.7 

サンプリングレート [MS/s] 12.5 100 3 2 

消費電力 [mW] 33 4.3 80 11 

電源電圧 [V] 3.3 1.3 3.3 1.8 

（*1）DLL とカウンタにより粗い変換、サイクリック型 TDC により細かい変換を行う構成

である。サイクリック型 TDC のみのダイナミックレンジを括弧内に記した。 

 

他文献で提案されているサイクリック型 TDC との比較表を表 3.2 に示す。提案回路の電

力は Spice シミュレーションにより変換動作時の平均電流を求めて計算した。文献[15][18]

の TDC では、DLL の分解能を補間する目的でサイクリック型 TDC が使われており、サイ

クリック型 TDC 単体のダイナミックレンジは 1 ns 以下である。DLL とカウンタを用いる

ことにより TDC 全体のダイナミックレンジは広いが、消費電力は大きい。提案回路はシミ

ュレーションによる評価のみであるが、サイクリック型 TDC 単体としては分解能 10 

ps/LSB 以下で±18.7 ns という広いダイナミックレンジを有しており、消費電力も DLL を

使用した構成[15][18]より小さい。また、DLL はチャージポンプを含むため、電源電圧を

切り下げると遅延同期の精度が劣化する。提案回路は DLL を用いていないため、電源電圧

の切り下げにも対応しやすい。サンプリングレートは 2 MS/s を確保した。従来のサイクリ

ック型 TDC（変換動作中、遅延要素の遅延時間差が一定）で同じ分解能とダイナミックレ

ンジを確保する場合、サンプリングレートは最大で 27 kS/s に留まる1。このことから、提

案回路は可変遅延回路を用いることで 70 倍以上の高速化を実現している。 

提案回路を距離センサに用いた場合、式（3.2）～（3.3）より測定距離は 2.8 m、分解能

は 1.4 mm である。2 MS/s のサンプリングレートを有することから、レーザを走査し物体

 

1 サンプリングレート fs は次式で求めた。 

  m = tDR ÷ tLSB; tconv = m × tDR; fs = tconv 

ただし、m は変換に要する最大サイクル数、tDR はダイナミックレンジ、tLSB は分解能、tconv

は変換時間である。 
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の形状を認識するセンサとして利用可能である。 

 

3.4 まとめ 

距離センサは、測定対象へ超音波や光を照射し、その反射時間等をもとに距離を測定する

デバイスである。距離センサの中でも優れた性能を実現可能な ToF 方式の光学式距離セン

サは、距離画像センサと LiDAR にも採用されており、普及の拡大が見込まれている。ToF

方式では光の反射時間の測定と量子化に TDC が用いられている。距離測定の長さや分解能

を向上させるためには、広いダイナミックレンジと高い分解能を有する TDC が必要とされ

る。さらに、距離画像センサでは回路面積が小さいこと、LiDAR ではサンプリングレート

が高速であることが TDC に求められる。そこで本研究では、距離センサに用いる TDC と

して、高分解能と広ダイナミックレンジを小さな回路面積で実現できるサイクリック型

TDC に着目した。サイクリック型 TDC にはサンプリングレートが低いという欠点があっ

たが、可変遅延回路を用いることによりサンプリングレートを高速化した構成を提案した。

提案回路について、Verilog シミュレーションにより動作と性能の評価を行った。評価の結

果、提案回路は分解能 10 ps/LSB 以下で±18.7 ns という広いダイナミックレンジを有する

こと、従来のサイクリック型 TDC よりもサンプリングレートを 70 倍以上高速化できるこ

とを確認した。また、提案回路は DLL を用いていないため、電源電圧の切り下げにも対応

しやすい。以上のことから、高分解能かつ高速動作可能な TDC の実現にあたり、サイクリ

ック構成が有効であることを確認した。 
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第 4 章 イメージセンサへの応用 

4.1 まえがき 

イメージセンサは、カメラ内において被写体から受けた光を電気信号へ変換するデバイ

スである。デジタルカメラやスマートフォンだけではなく、車載カメラや監視カメラにも使

用されており、自動運転技術や地域安全も支える重要デバイスである。需要と用途の拡大に

伴い、イメージセンサには解像度、フレームレート、感度、ダイナミックレンジなどの性能

向上が求められている。2004 年以降主流となった CMOS 方式のイメージセンサ1は、CMOS

プロセス微細化の恩恵を受けて高解像度、低消費電力、高フレームレートを実現できた[1]

～[3]。また、埋め込み PD（Pinned Photo Diode）[4]や裏面照射構造[5]、積層構造[6]な

どのプロセス技術導入により低ノイズ、高感度、モジュール小型化を実現している。また、

画素および信号読み出し回路の工夫でも性能向上が進められている。例えば、画素共有技術

[7]では 1 画素あたりのトランジスタ数を減らすことにより感度または解像度を向上できる。 

一方で、高解像度化により画素面積が小さくなっていることから、ダイナミックレンジの確

保が難しくなっている。ダイナミックレンジの拡大技術として、短時間露光と長時間露光を

連続して行い、画像の合成により広いダイナミックレンジの画像を得る HDR（High 

Dynamic Range）合成[8]が広く採用されている。しかし、複数回の露光を伴うため、カメ

ラまたは被写体が動いている場合は画像にブレが生じる。そこで本研究では、TDC を用い

て PD の飽和時間を検出することにより、複数回露光を行わずにダイナミックレンジを拡

大する技術に着目し、これを小さな画素面積で実現できる回路構成の検討を行った。 

本章では、イメージセンサの概要について述べた後、画素内容量とカラム ADC により

PD 飽和時間を検出できるイメージセンサを提案し、その回路構成と動作原理、シミュレー

ション結果について述べる。 

 

4.2 イメージセンサの概要 

4.2.1 イメージセンサの一般的な構成と動作原理 

 デジタルカメラやカメラモジュールは主にレンズ、イメージセンサ、ISP（Image Signal 

Processor）で構成される。図 4.1 に示すようにイメージセンサは、レンズを通して受けた

被写体の光をデジタル値（RAW データ）に変換する役割を担っている。イメージセンサか

ら出力された RAW データは ISP で処理され、画像データが生成される。 

イメージセンサの一般的なシステム構成を図 4.2（a）に示す。画素（Pixel）は格子状に

並んでおり、被写体の光を受けて光電変換を行う。4K 解像度の場合、画素は水平方向に 3840

個、垂直方向に 2160 個並び、総画素数は約 829 万となる。画素アレイの外側には列ごとに 

 

1 本論文では単にイメージセンサと言う場合、CMOS 方式のイメージセンサ（CIS: CMOS 

Image Sensor）を指す。 
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図 4.1 カメラの構成 

 

 

（a）システム構成 

 

（b）画素回路および ADC 回路 

図 4.2 イメージセンサの一般的な構成 

 

ADC（カラム ADC）が存在する。ADC は画素の行ごとに信号の量子化を行う。ADC の出

力コードは水平走査回路（Column scanner）を介して、インターフェース（I/F: Interface）

回路により ISP へ送信される。インターフェースの規格としては LVDS（Low Voltage 

Differential Signaling）が採用されることが多い[9]。画素のリセット信号や行選択信号は垂

直走査回路（Row scanner）が出力する。画素および ADC の回路[10]を図 4.2（b）に示す。
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画素は、PD（Photo Diode）、転送トランジスタ MTX、リセットトランジスタ MRST、ソース

フォロアアンプ MSF、行選択トランジスタ MRS で構成されている。なお、この構成は 4 ト

ランジスタ（4T）画素とも呼ばれる。VFD のノードを FD（Floating Diffusion; 浮遊拡散層）

と呼ぶ。CPD と CFD はそれぞれ PD と FD の寄生容量であり、通常は同程度の容量になるよ

う設計される[11]。カラム ADC としてシングルスロープ ADC が一般的に用いられている

[12]。列信号線にはソースフォロアアンプの負荷となるトランジスタ MLOAD とカップリン

グ容量 Cc が接続されている。また、コンパレータにはクランプトランジスタ MCL が接続さ

れている。画素の動作を図 4.3 のタイミングチャートと図 4.4 の電位分布（ポテンシャル図）

を用いて説明する。なお、図 4.4 では上側が低い電位、下側が高い電位を示しており、PD

および FD に電子が蓄積されると電位が低くなることを表している。また、図 4.4 の TX お

よび RST は転送トランジスタおよびリセットトランジスタのチャネル電位を表している。

下記の流れで動作する。 

（1）リセット 

RST と TX を立ち上げて、PD と FD に蓄積している電子を電源（VDD ノード）へ排出す

る。RST の電位が VDD よりも高い場合、VFD = VDD となる（ハードリセット）。PD は空乏

化し、VPD = VPD_rst（完全空乏化電位）となる。 

（2）露光 

 PD に光が当たると、光電効果により n 領域には電子（信号電荷）が発生する。光強度に

応じた量の電子が PD に蓄積し、VPD は低下する。光強度が大きく（照度が高く）、露光時

間が長いほど多くの電子が蓄積し、露光終了時の VPDは低くなる。FD は遮光されているが、

暗電流により少量の電子が蓄積し、VFD も若干低下する。 

（3）リセット読み出し 

 RST を立ち上げて、暗電流により FD に蓄積した電子を電源へ排出する。RST 立ち下

げ後、kTC ノイズ（リセットノイズ）により VFD_rst（リセット読み出し時の VFD）はリセッ

トごとに変動する。ノイズキャンセル（CDS: Correlated Double Sampling）のため VFD_rst

を、ソースフォロアアンプを介して Vcol_rst として読み出す。このとき、CL を立ち上げてク

ランプトランジスタをオン状態にし、コンパレータの反転入力 VΔcol を Vramp0（Vramp の初期

電位）にセットする。これにより、信号読み出し時には信号成分に相当する電位変化のみが     

VΔcol に現れる。 

（4）信号読み出し 

 TX を立ち上げて、PD に蓄積している全ての電子を FD へ転送する。このとき PD は空

乏化し、VPD = VPD_rst となる。転送された電子により VFD は下がり VFD_sig となる。VFD_sig を、

ソースフォロアアンプを介して Vcol_sig として読み出す。リセット読み出し時に VΔcol = Vramp0

にセットされているので、信号成分である Vcol_sig − Vcol_rst が VΔcol に現れる。VFD_rst と VFD_sig 
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図 4.3 4 トランジスタ画素のタイミングチャート 

 

（1）PD および FD リセット中 

 

（2-a）露光開始時 

 

（2-b）露光中 

 

（3-a）露光後、FD リセット中 

 

（3-b）リセット読み出し中 

 

（4）信号読み出し中 

図 4.4 PD および FD の電位分布 
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は同量の kTC ノイズを含むため、Vcol_sigから Vcol_rstを減算すると kTC ノイズを除去できる。

また、画像の固定パターンノイズ（FPN: Fixed Pattern Noise）の原因となるソースフォロ

アアンプの閾値ばらつきも除去できる。 

CPD と CFD が同じ容量値の場合、VPD_rst ≈ VDD / 2 となるよう設計される1。飽和電荷量

（FWC: Full Well Capacity）は CPD と VPD_rst の積で求められ、これが大きいほど高照度側

のダイナミックレンジを広くできる。飽和電荷量を増やすには CPD か VPD_rst を大きくする

必要があるが、VPD_rst は電源電圧により決まるため大きくするのが難しい。なお、市販のイ

メージセンサの電源電圧は 3 V 程度である[13][14]。一方 CPD は PD の面積により決まる

ため、ダイナミックレンジを広げるためには画素面積を大きくする。しかし、画素面積を大

きくすると解像度が下がるため、ダイナミックレンジと解像度はトレードオフの関係にあ

る。 

 

4.2.2 暗電流と埋め込み PD 

 PD には暗電流と呼ばれるノイズが存在する。これは暗状態（光が当たっていない状態）

でも発生する電子を指しており、低照度時の画質（SN 比）を劣化させる。PD を構成する

pn 接合は、リセット直後は逆バイアス（非平衡）状態となっている。このとき逆バイアス

状態を解消し平衡状態へ戻ろうと、n 領域にはシリコン酸化膜との界面準位を介して電子が

励起される。この励起された電子が暗電流である。PD で発生する暗電流を抑制するため、

n 領域とシリコン酸化膜の間に高濃度の p 層を挿入する埋め込み PD（PPD: Pinned Photo 

Diode）が一般的に採用されている[4]。埋め込み PD の製造にはフォトマスクの追加が必

要となるため、イメージセンサの製造プロセスは標準の CMOS プロセスとは区別され CIS

プロセスと呼ばれる[15]。 

FD も転送トランジスタのドレインおよびリセットトランジスタのソースと基板間で pn

接合を形成している。さらに、ソースフォロアアンプへの接続に金属コンタクトが存在する

ため、暗電流が発生しやすくなっている。しかし、露光中に暗電流により FD に蓄積した電

子は、リセット読み出し時に排出されるため信号に影響を与えない。リセット読み出し中お

よび信号読み出し中にも暗電流は発生するが、露光時間と比較して非常に短い時間（例えば

4K 解像度で 30 fps の場合、最大露光時間 33 ms に対して最大読み出し時間 15 µs）である

ため発生する電子は少なく、SN 比への影響は小さい。 

 

 

 

 

1 感度および低照度時の SN 比を上げるため電荷電圧変換ゲイン（CG: Conversion Gain）

を大きくする場合は、CFD が CPD より小さくなるよう設計する。その場合はVPD_rst ≈

VDD
CFD

CPD+CFD
 となる。 
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4.2.3 代表的な性能指標 

 イメージセンサの代表的な性能指標を表 4.1 に示す。 

センササイズは小さいほどレンズも小型化できるため、カメラ小型化の観点では小さい

センサが望ましい。しかし、画素サイズを維持した場合、センササイズが小さいほど解像度

は低くなる。画素サイズを小さくした場合、ダイナミックレンジや感度は劣化する。 

解像度は 35 mm フルサイズフォーマット（35.7 × 23.8 mm）で、水平 9504 画素、垂直

6336 画素、総画素数 6000 万を越えるセンサが実用化されている[16]。アスペクト比（縦横

比）は写真用だと 3:2 または 4:3、動画用だと 16:9 が主流である。 

画素サイズはセンササイズと解像度により決まり、スマートフォン向けでは 0.8 × 0.8 

µm の画素を有するセンサが実用化されている[17]。ただし、PD 面積が大きいほど感度や

ダイナミックレンジは向上するため、画素サイズは大きい方が好ましい。 

フレームレートは写真撮影時の連写速度、動画撮影時のフレームレートに影響し、解像度、

読み出し回路の遅延、ADC のサンプリングレート、インターフェース回路のデータレート

により律速される。動画は 60 fps で撮影されることが多いが、フル HD 解像度（水平 1920

画素、垂直 1080 画素）で 1000 fps のスローモーション撮影可能なセンサが実用化されてい

る[18]。 

 ダイナミックレンジは、画像の階調（グラデーション）を維持できる明暗差の範囲を決め

る。被写体の明暗差に対してダイナミックレンジが狭い場合、画像に白飛びや黒潰れが生じ 

 

表 4.1 イメージセンサの代表的な性能指標 

項目 単位 説明 

センササイズ 
mm また

はインチ 

撮像面の大きさ; インチ単位の場合は 

同等の受光面積を有する撮像管の直径 

解像度 ― 水平方向と垂直方向の画素数 

画素サイズ µm 
画素の大きさ; 一辺の長さや隣接画素との間隔 

（ピッチ）で表されることもある 

フレームレート fps 1 秒間に撮影できるフレーム数（画像数） 

ダイナミックレンジ dB 
飽和電荷量と暗時ノイズ電子数の比 

または階調を維持出来る照度の範囲 

ADC 分解能 bit ADC の分解能 

SN 比 dB 信号電子数と等価ノイズ電子数の比 

飽和電荷量 e− PD および FD が蓄えられる最大の電荷量（電子数） 

感度 

V/lx・s 

または 

LSB/lx・s 

1 lx の光を 1 秒間受けたときに生じる信号読み出し時

の画素出力（ADC 入力）の電位変化 

または ADC 出力コードの変化量 

消費電力 W 動作中に消費される電力 



 

第 4章 イメージセンサへの応用 

4.2 イメージセンサの概要  49 

 

図 4.5 信号電子数とノイズ電子数の照度依存性 

 

る。特に監視カメラや車載カメラでは、日光が差し込む室内やトンネルの出入り口など明暗

差が大きいシーンへ対応するため、広いダイナミックレンジが求められる。70 dB 程度のセ

ンサが多い[19]が、HDR 合成[8]により 120 dB を実現したセンサも実用化されている[20]。 

ADC 分解能が高いほど、画像の階調が滑らかになる。ただし、分解能が高いほどサンプ

リングレートは遅くなるため、フレームレートとはトレードオフの関係にある。12 bit の製

品が多いが、16 bit の製品も存在する[21]。 

 画素における受光照度と信号電子数およびノイズ電子数の関係[22]を図 4.5 に示す。ノイ

ズは主に暗時ノイズと光ショットノイズに分けられる。暗時ノイズは暗電流と読み出し回

路のノイズであり、照度（信号電子数）には依存しない。光ショットノイズは照度に依存し、

ノイズ電子数は信号電子数の平方根に比例する。高照度ほど信号電子数は増えて SN 比は向

上する。従って、飽和電荷量が大きいほど SN 比の最大値も向上する。 

 感度は受けた光に対してどれだけ信号が得られるかを表し、図 4.5 の信号グラフの傾きに

相当する。注目する信号の種類により e−/lx・s 単位や A/lx・s 単位で表記する場合もある

[23]。感度が高いほど信号電子数は増えるので、特に低照度時の SN 比が向上する。感度は

量子効率（QE: Quantum Efficiency）と電荷電圧変換ゲイン（CG: Conversion Gain）の積

で決まる。量子効率は、PD が受けた光子 1 個に対してどれだけの電子が発生するかの割合

である（光子 1 個に対して電子 1 個のとき 100%）。量子効率は光の波長に依存するが、最

大で 80%を越える製品も存在する[24]。電荷電圧変換ゲインは、PD に蓄積された電子が、

信号読み出し時に電圧へ変換されるときの利得である。ソースフォロアアンプの利得を GSF

とすると、電荷電圧変換ゲインは GCG は次式で求められる。 

GCG =
GSF

CFD
  （4.1） 
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式（4.1）より CFD を小さくすると電荷電圧変換ゲインを増やすことができ、感度は向上す

る。また、画素に占める PD 面積の割合である開口率（Fill factor）を上げると、より多く

の光を PD に取り込むことができ、感度を向上できる。開口率を上げるには、画素サイズの

拡大またはトランジスタおよび配線の面積縮小が必要であるが、マイクロレンズにより PD

へ集光することにより実効的な開口率を上げることができる。また、裏面照射（BSI: Back 

Side Illumination）構造の採用により 100%の開口率を実現できる[5]。 

 消費電力は主に解像度とフレームレートに比例して増加し、特に動画撮影時の消費電力

は大きくなる。近年、4K 解像度での動画撮影が可能なカメラやスマートフォンが市販され

ているが、消費電力増大によるバッテリー駆動時間の減少や発熱が問題になっている[25]。

イメージセンサにおいては、温度が上昇すると暗電流などのノイズが増えるため画質にも

影響する。イメージセンサの低消費電力化のためには、ADC やインターフェース回路の消

費電力を下げる必要があるが、特に ADC は列ごとに存在するため影響が大きい。 

 

4.3 画素内容量とカラム ADC による PD 飽和時間検出 

4.3.1 PD 飽和時間検出の概要 

 イメージセンサのダイナミックレンジを拡大するには、暗時ノイズを減らすか飽和電荷

量を増やす必要がある。暗時ノイズの低減には製造プロセスの改善が必要である。飽和電荷

量は、電源（リセット）電圧を高くするかか PD 面積を大きくすることにより増やせる。し

かし、電源電圧はシステムの電源に依存し、消費電力とのトレードオフとなるため高くする

のは難しい。また、PD 面積は解像度とのトレードオフとなる。高解像度と広ダイナミック

レンジを両立するため、1 回の撮影で短時間露光と長時間露光を連続して行い、画像の合成

により広いダイナミックレンジの画像を得る HDR 合成[8]が広く採用されている。しかし、

複数回の露光を伴うため、カメラまたは被写体が動いている場合は画像にブレが生じる。1

回の露光でも広ダイナミックレンジを実現するため、画素内に TDC を組み込み、PD の飽

和時間を検出する構成[26]が提案されている。図 4.6 に示すように、PD の飽和時間を信号

として検出することにより、PD が飽和してしまう高照度の光強度も検出できる。 

 文献[26]で提案されているイメージセンサの画素回路を図 4.7 に示す。画素は PD、リセ

ットトランジスタ、転送トランジスタ、ソースフォロアアンプ、負荷トランジスタ、コンパ 

 

 

図 4.6 飽和検出方式の概念 

PD蓄積
電荷量

時間

露光時間
飽和

電荷量

飽和時間

[従来方式]
露光後に電荷読み出し

[飽和検出方式]
飽和した時間を検出
＋露光後に電荷読み出し
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図 4.7 文献[26]で提案されている画素回路 

 

 

(a) 高照度時 

 

(b) 低照度時 

図 4.8 文献[26]の画素回路のタイミングチャート 
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レータ、DRAM で構成されている。共通回路にはカウンタがあり、その出力が全ての画素

の DRAM へ入力されている。露光中の画素の動作を図 4.8 のタイミングチャートを用いて

説明する。初めに RST と TX を立ち上げて VPD および VSF が Vrst（ハードリセットの場合は

VDD）にリセットされる。RST 立ち下げ後、PD に光が当たると VPD は Vrst から徐々に減少

していく。露光中は TX を立ち上げたままなので、VFD ≈ VPD となっている。従って VPD に

応じて VSF も減少していく。高照度時（図 4.8（a））は、VSF がコンパレータ閾値 Vth_comp を

下回った時、DRAM にカウンタ出力が書き込まれ、コード A として出力される。このコー

ド A が PD の飽和時間 Tsat を表している。低照度時（図 4.8（b））は、露光中に VSF は Vth_comp

を下回らないが、露光後に VSF の量子化が行われる。具体的には、コンパレータ、カウンタ、

DRAM によりシングルスロープ ADC を構成し、Vth_comp にランプ波を入力することで量子

化を行う。変換結果は DRAM に書き込まれ、コード B として出力される。以上の動作によ

り、高照度時は Tsat、低照度時は VSF をそれぞれコード A とコード B として量子化する。1

回の露光で高照度時も低照度時も光強度を検出でき、広ダイナミックレンジを実現できる

構成である。しかし、この構成には下記の課題が存在する。 

（1）画素面積と消費電力 

コンパレータと DRAM により画素面積が大きくなるため、高解像度化には不利である。

また、露光中の消費電力も大きくなる。 

（2）暗電流 

 露光中に転送トランジスタをオン状態にしているため、FD で発生した暗電流が PD へ流

れ込み SN 比が劣化する。埋め込み PD を使用する場合は、暗電流が小さいという利点が失

われる。 

（3）入出力特性の非線形性 

 PD に流れる光電流 IPD と飽和時間 Tsat の関係を次式に示す。 

Tsat =
(Vrst−Vth_comp)(CPD+CFD)

IPD
  （4.2） 

式（4.2）より IPD と Tsat は反比例の関係にあるため、光強度に対するコード B の特性は非

線形となる。 

本研究では、これらの課題を解決できるイメージセンサの構成を検討した。 

 

4.3.2 回路構成と動作原理 

 提案するイメージセンサの回路構成を図 4.9 に示す。一般的な 4 トランジスタ画素（PD、

転送トランジスタ、リセットトランジスタ、ソースフォロアアンプ、行選択トランジスタ）

に対して、インバータ、飽和検出用容量（CTS）、3 つの PMOS トランジスタを追加してい

る。列共通回路は一般的なイメージセンサ（図 4.2（b））と同様の構成としている。行共通 
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図 4.9 提案イメージセンサの回路構成 

 

回路には画素の制御信号を出力する行制御回路（Row controller）がある。提案回路の動作

を図 4.10 のタイミングチャートに従って説明する。 

（1）リセット 

 RST と TX1 を立ち上げ、TX2 を立ち下げて、VPD、VFD、VTS をそれぞれのリセット電圧

にリセットする。 

（2）露光 

 露光中、行制御回路よりランプ波（Vramp）を出力する。高照度時（図 4.10（a））は、VPD

が GND レベル付近まで低下すると、サブスレッショルド電流により VFD も低下する。VFD

がインバータの論理閾値 Vth_inv を下回ると、インバータ出力 Vinv が立ち上がる。これにより

Vinv に接続されている PMOS トランジスタ MTS がオフ状態となり、CTS はこの時の Vramp を

VTS として保持する。この VTS が PD 飽和時間 Tsat を表す。低照度時（図 4.10（b））は、VPD

は GND レベル付近まで下がらず、MTS もオン状態のままである。よって、露光終了時の

VTS は Vramp の最低電圧に等しくなる。なお、露光中は TX1 に接続されている転送トランジ

スタ MTX1 はオフ状態であるので、FD で発生した暗電流が PD へ流れ込まない。よって、

低照度時も SN 比を維持できる。 

（3）VTS 読み出し 

 RST を立ち上げて VFD をリセットし、VFD のリセット電圧を読み出す。その後、TX2 を

立ち下げて FD 経由で VTS を読み出す。CDS によりリセットノイズを除去し、カラム ADC

で量子化する。 
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（a）高照度時 

 

 

（b）低照度時 

図 4.10 提案回路のタイミングチャート 
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（4）VPD 読み出し 

 RST を立ち上げて VFD をリセットし、VFD のリセット電圧を読み出す。その後、TX1 を

立ち上げて FD 経由で VPD（PD に蓄積された電子）を読み出す。CDS によりリセットノイ

ズを除去し、カラム ADC で量子化する。 

以上の動作により、高照度の光強度に応じた VTS と、低照度の光強度に応じた VPD の 2 つ

の信号がデジタル値として得られる。従来のイメージセンサで得られるのは VPD に相当す

るデジタル値のみである。従って、提案回路は高照度側へダイナミックレンジを拡大できる。 

 

4.3.3 Tsat オフセット誤差 

 提案回路において実際の PD 飽和時間 Tsat_ac は図 4.11 と次式で表される。 

Tsat_ac =
VPD_rstCPD

IPD
  （4.3） 

VPD_rst は PD のリセット電圧である。また、図 4.11 では解析単純化のため VPD と VFD の応

答を線形化している。PD が飽和し VPD が GND レベル付近に到達した後、VFD が Vth_inv に

到達するまでは時間が掛かる。この時間が Tsat_os であり Tsat のオフセット誤差となる。Tsat_os

は次式で表される。 

Tsat_os =
(VFD_rst−Vth_inv)CFD

IPD
  （4.4） 

VFD_rst は FD のリセット電圧である。式（4.3）～（4.4）より Tsat は次式で表される。 

Tsat = Tsat_ac + Tsat_os =
VPD_rstCPD+(VFD_rst−Vth_inv)CFD

IPD
  （4.5） 

Tsat_os を小さくするためには、Vth_inv を高く、CFD を小さく、IPD を大きくする必要がある。

Vth_inv については、図 4.12 に示すようにインバータにダイオード接続の NMOS トランジス

タを 2 つ追加し、Vth_inv を高くする。また、IPD は設計では変更できないが、PD が飽和する 

 

 

図 4.11 Tsat オフセット誤差 

 
図 4.12 高閾値インバータ 
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最小の IPD（IPD_satmin）は変更できる。IPD_satmin は次式で表される。 

IPD_satmin =
VPD_rstCPD

Texp
  （4.6） 

Texp は露光時間である。また、Tsat_ac は Texp を越えない（Tsat_ac < Texp）。式（4.4）、（4.6）よ

り CPD を大きくすれば IPD_satmin を大きくでき、その結果 Tsat_os を小さくできる。 

 ここで、飽和検出のデッドタイムと出力コードに与える影響について考える。図 4.13 の

破線に示すように、PD 飽和後（VPD が GND レベル付近に到達後）、飽和が検出（VFD が

Vth_inv に到達）される前に露光が終了する場合がある。このような場合、PD から FD へオ

ーバーフローした電子は、VTS 読み出し時のリセットで電源へ排出されてしまう。これによ

り出力コードに誤差が生じる。Tsat_ac がデッドタイムに入る条件は次式で表される。 

Texp − Tsat_os < Tsat_ac < Texp  （4.7） 

式（4.4）、（4.7）より Tsat_ac がデッドタイムに入る IPD の条件は次式で表される。 

IPD_satmin < IPD < IPD_satmin +
(VFD_rst−Vth_inv)CFD

Texp
  （4.8） 

ここで、図 4.14 に示すように IPD から出力コード Dout への変換係数を Kconv とすると、Dout

は次式で表される。 

Dout = KconvIPD  （4.9） 

式（4.8）～（4.9）より、デッドタイムにより生じる出力コード誤差 Derr は次式で表される。 

Derr = Kconv
(VFD_rst−Vth_inv)CFD

Texp
  （4.10） 

Derr は出力コードのオフセット誤差であるため、VTS から得られた出力コードにオフセット

を加算することによって誤差を除去できる。しかし、IPD が式（4.8）の範囲に入る場合、出 

 

 

図 4.13 飽和検出のデッドタイム 
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図 4.14 IPD – Dout 特性 

 

力コードが変化しないため誤差は除去できない。Derr を小さくするためには、Tsat_os の低減

と同じように CFD を小さく、Vth_inv を大きくする必要がある。 

 

4.3.4 出力コードの線形化 

 提案回路において、式（4.5）に示したように Tsat と IPD は反比例の関係にある。図 4.15

の破線で示すようにランプ波が線形のとき、図 4.16 の破線で示すように IPD と VTS は反比

例の関係となる。IPD – VTS 特性を線形化するため、図 4.15 の実線で示すような非線形ラン

プ波を使用する。これにより、IPD – VTS 特性は図 4.16 の実線で示すように線形となる。 

 非線形ランプ波は時間関数として次式で表される。 

Vramp(t) =
Kramp

t
+ Vramp_min  （4.11） 

Vramp_min はランプ波の最低電圧であり、ソースフォロアアンプが飽和領域で動作する最小の

ゲート電圧で決められる。Kramp はランプ波の形状を調整する係数で、次式で表される。 

Kramp = (VDD − Vramp_min)
VPD_rstCPD

IPD_detmax
  （4.12） 

 

 

図 4.15 ランプ波の波形 

 

図 4.16  IPD – VTS 特性 
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IPD_detmax は飽和検出できる最大の IPD である。 

 ランプ波は行制御回路内の DAC と LUT（LookUp Table）で生成する。LUT には式（4.11）

の計算結果をあらかじめ格納する。 

 

4.3.5 シミュレーションによる評価 

 Cadence Spectre と 0.18-µm CMOS プロセスライブラリを用いて、提案回路のシミュレ

ーションを行った。PD は電流源（IPD）と容量（CPD）に置き換え、ランプ波生成器として

折れ線電圧源（VPWL: PieceWise Linear Voltage source model）を使用した。カラム ADC

は高速なシングルスロープ ADC[27]を想定しており、ビヘイビアモデルとしている。シミ

ュレーションに用いた回路パラメータを表 4.2 に、非線形ランプ波を図 4.17 に示す。なお、

Kramp = 2 × 10-5、Vramp_min = 0.8 V とした。 

 IPD に対する VTS 読み出しで得られた出力コードの特性を図 4.18 に示す。図 4.18（a）（b）

は露光時間を変化させた場合、（c）（d）は MTX1 の閾値を変化させた場合のシミュレーショ

ン結果である。最大出力コードが 2200 LSB 付近となっているのは、列信号線の電圧 Vcol が

最大 1.1 V に制限されているためである。これは、ソースフォロアアンプ、行選択トランジ

スタ、負荷トランジスタにより制限されている。図 4.18（a）より特性は IPD = 2.8 nA まで

概ね線形であることがわかる。図 4.18（b）より IPD < 40 pA の領域では、PD が飽和するか

否かの境界で線形性が失われている。なお、露光時間 1 ms の場合、式（4.6）からもわかる 

 

表 4.2 回路パラメータ 

パラメータ 記号 値 

電源電圧 VDD 2.7 V 

PD リセット電圧 VPD_rst 1.3 V 

PD 容量 CPD 20 fF 

FD 容量 CFD 7 fF 

飽和検出用容量 CTS 13 fF 

トランジスタゲート長 – 0.18 µm 

トランジスタゲート幅 

– 

 

(ソースフォロアアンプ、行選択、

インバータ内 PMOS) 
1 µm 

(その他) 0.4 µm 

ADC 分解能 – 12-bit 

ADC カウンタクロック周波数 – 2 GHz 

ADC 用ランプ波振幅 – 2 V 

ADC 用ランプ波スルーレート – 1 mV/ns 
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（a）1-ms レンジ 

 

（b）33-ms レンジ 

図 4.17 非線形ランプ波の波形 

 

（a）露光時間別、4-nA レンジ 

 

（b）露光時間別、80-pA レンジ 

 

（c）MTX1 閾値別、露光時間 1 ms、 

4-nA レンジ 

 

（d）MTX1 閾値別、露光時間 1ms、 

80-pA レンジ 

図 4.18 IPD – VTS 由来出力コード特性 
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通り PD が飽和する最小の IPD（IPD_satmin）は他の露光時間よりも大きい。図 4.18（c）より MTX1

の閾値ばらつきがあると、IPD が大きい領域（2～3 nA）では出力コードがばらつくことがわか

る。これは、MTX1 の閾値が下がるとサブスレッショルド電流が増え、Tsat_os が小さくなるためで

ある。これにより、MTS が早くオフ状態になり、VTS が高くなる。さらに、露光開始直後では

ランプ波の傾きが特に大きいため、IPD が大きいほど出力コードのばらつきは大きくなる。

出力コードのばらつきは最大で出力フルスケール（2206 LSB）の 2%であった。このばらつ

きにより画像に固定パターンノイズが生じるが、CDS やキャリブレーションでは除去でき

ない。 

 IPD に対する VPD 読み出しで得られた出力コードの特性を図 4.19 に示す。図 4.18 と同様  

 

 

（a）露光時間別、40-pA レンジ 

 

（b）露光時間別、4-pA レンジ 

 

（c）MTX1 閾値別、露光時間 1 ms、 

40-pA レンジ 

 

（d）MTX1 閾値別、露光時間 1 ms、 

4-pA レンジ 

図 4.19  IPD – VPD 由来出力コード特性 
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に、図 4.19（a）（b）は露光時間を変化させた場合、（c）（d）は MTX1 の閾値を変化させた

場合のシミュレーション結果である。図 4.19（a）（b）より特性は、露光時間 1 ms の場合 

は IPD = 25 pA まで、10 ms の場合は 2.5 pA まで、33 ms の場合は 0.8 pA まで概ね線形で

あることがわかる。それより大きい IPD の領域では、PD 飽和により特性が平坦になってい

るが、VTS 読み出しで得られた出力コードで補完できる。ただし、この特性が平坦な領域も

緩やかな傾きを持っている。これは VPD が GND レベル付近に到達後、MTX1 にサブスレッ

ショルド電流が流れるが、IPD の大きさにより露光終了時の VPD が変動するためである。従

って、IPD が小さいときは読み出し時点の VPD が高くなり、出力コードは小さくなる。図 4.19

（c）より MTX1 の閾値ばらつきがあると、IPD > 25 pA の領域では出力コードがばらついてい

るが、転送スランジスタの閾値が低くなると、サブスレッショルド電流が流れ初める VPD が

高くなるためである。出力コードのばらつきは最大で出力フルスケール（2125 LSB）の 3%

であった。このばらつきにより画像に固定パターンノイズが生じるが、ブライトフレームの

減算により除去できる。ブライトフレームは、一様に明るい面光源や白い壁を撮影すること

により生成する。 

シミュレーション結果から得られるダイナミックレンジの一覧を表 4.3 に示す。拡張ダイ

ナミックレンジは PD 飽和時間検出と VTS 読み出しにより得られるダイナミックレンジで

ある。図 4.18 の特性が線形となっている IPD の範囲から計算した。基本ダイナミックレン

ジは露光後の VPD 読み出しにより得られるダイナミックレンジである。これは PD 飽和時

間検出を行わない一般的なイメージセンサのダイナミックレンジに相当する。図 4.19 の特

性が線形となっている IPD の範囲から計算した。合計ダイナミックレンジは拡張と基本の和

であり、VTS および VPD 読み出しから得られる出力コードを信号処理により合成したときに

得られるダイナミックレンジの期待値である。PD 飽和時間検出により 100 dB を超える広

いダイナミックレンジを得られることが期待できる。なお、露光時間 1 ms の場合、拡張ダ

イナミックレンジは他の露光時間よりも小さくなっている。これは露光時間が短いほど PD

が飽和する最小の IPD（IPD_satmin）が大きくなるためである。 

 最後に提案回路の画素レイアウトを図 4.20 に示す。回路パラメータは表 4.2 に示した通

りである。画素サイズは 16 × 16 µm、開口率は 55%である。PD 飽和時間検出を採用し

た先行研究との開口率の比較を表 4.4 に示す。プロセスは異なるが、提案回路は PD 飽和時

間検出を行うイメージセンサとしては比較的高い開口率を実現している。従って、提案回路

では先行研究と比較して感度の改善も期待できる。 

 

表 4.3 ダイナミックレンジ一覧 

露光時間 1 ms 10 ms 33 ms 

拡張（VTS 読み出し） 40 dB 60 dB 70 dB 

基本（VPD 読み出し） 62 dB 62 dB 58 dB 

合計 102 dB 122 dB 127 dB 
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図 4.20 画素のレイアウト 

 

表 4.4 開口率の比較 

文献 [26] [28] [29] [30] 本研究 

プロセス [µm] 0.25 0.18 0.35 2 0.18 

画素サイズ [µm] 30 × 30 25 × 25 17 × 17 76 × 90 16 × 16 

開口率 [%] 10 10 33 13 55 

 

4.4 まとめ 

 イメージセンサは、カメラ内において被写体から受けた光を電気信号へ変換するデバイ

スである。解像度やフレームレート、ダイナミックレンジなどの性能向上が求められている

が、それらの性能指標はトレードオフの関係にある。高解像度と広ダイナミックレンジを両

立するため、複数回露光により広いダイナミックレンジの画像を得る HDR 合成が広く用い

られているが、画像にブレが生じたり、フレームレートが低下してしまう課題がある。本研

究では、TDC を用いて PD 飽和時間を検出することにより、複数回露光を行わずにダイナ

ミックレンジを拡大する手法に着目し、これを画素内容量とカラム ADC で実現する回路を

提案した。画素内に TDC を組み込まず、PD 飽和時間を電圧として画素内容量で保持し、

露光後に信号読み出しとカラム ADC による量子化を行う構成とした。提案回路は、シミュ

レーションにより 100 dB を超える広いダイナミックレンジの実現が期待できることを確認

した。また、画素のレイアウトを行い、PD 飽和時間検出を採用する先行研究と比較して高

い開口率を実現できることを確認した。これにより先行研究と比較して提案回路では感度

の改善も期待できる。以上のことから、イメージセンサのダイナミックレンジ拡大に対し、

時間量子化技術が有効である見通しが得られた。 
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第 5 章 ADC への応用 

5.1 まえがき 

 ADC（Analog-to-Digital Converter）は電圧をデジタル値に変換する回路で、計測、制御、

映像、通信など多岐にわたる分野で使用されている。加速度センサやマイクなど各種センサ

の出力信号を ADC でデジタル値へ変換することにより、プロセッサでの処理やメモリへの

記録、通信路経由での伝送が可能となる。また、装置の電源電圧監視[1]や通信の受信回路

[2]にも使用されている。用途の拡大に伴って、ADC には高サンプリングレート、高分解能、

低消費電力、小面積など性能向上が求められている。しかし、プロセス微細化により電源電

圧の切り下げ、素子ばらつきの増大、ドレイン抵抗の減少などが顕著になり、アナログ回路

の性能向上が難しくなっている。これに対し、アナログ回路の性能劣化をデジタル回路によ

り補正するデジタルアシストアナログ技術の研究開発が進んでいる[3]。一方、TDC はプロ

セス微細化により分解能を向上でき、電源電圧の切り下げによる SN 比の劣化も少ない。こ

のことから ADC 内に TDC を組み込むことにより、性能向上を実現した回路も報告されて

いる[4]～[6]。また、光の測定や無線通信など ADC 入力信号の振幅が大きく変動する用途

では、ADC のダイナミックレンジを補うため対数アンプにより信号を圧縮することがある。

しかし、従来の対数アンプは CMOS プロセスで製造できず、比較的高い電源電圧を必要と

する課題があった。そこで本研究ではラッチドコンパレータの過渡応答と TDC を用いて、

時間軸上で対数圧縮とアナログ-デジタル変換を行う対数圧縮 ADC を提案する。 

本章では、ADC の概要を述べた後、ラッチドコンパレータの過渡応答と TDC を用いた

対数圧縮 ADC を提案し、その構成と動作原理、テストチップの評価結果について述べる。 

 

5.2 ADC の概要 

 ADC はアナログ量である電圧を量子化し、デジタル値へ変換する回路である。各種セン

サの出力信号をデジタル値へ変換することにより、DSP（Digital Signal Processor）やマイ

コン（MCU: Microcontroller Unit）での情報処理、HDD や Flash メモリへの記録、通信路

経由での遠隔地への情報伝送が可能となる。また、装置や LSI 内部の電源電圧の監視[1]や

パルス振幅変調（PAM: Pulse-Amplitude Modulation）を用いた通信の受信回路[2]にも使用

されている。ADC の主な性能指標を表 5.1 に示す。ADC の構成方式により性能に特徴があ

り、用途に応じて使い分けられている。代表的な構成方式とその特徴を表 5.2 に示す。ADC

を選択する際、まず必要な分解能とサンプリングレートを決めるが、これらはトレードオフ

の関係にある。例えば、サンプリングレートを優先する場合はフラッシュ型を、分解能を優

先する場合はΔΣ型を使う。SAR は低消費電力、小面積であることから、マイコンへ搭載

されることが多い[10]～[12]。シングルスロープ型は面積を非常に小さくできることからイ

メージセンサのカラム ADC として使用されている[13]。 

 ADC はアンプやコンパレータなどのアナログ回路で構成されているため、プロセスの微 
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表 5.1 ADC の性能指標 

項目 単位 説明 

分解能 bit 量子化の細かさで、出力ビット数で表す 

最小分解能 V/LSB 出力デジタル値 1 LSB あたりの電圧 

ダイナミックレンジ dB 入力電圧の最小値に対する最大値の倍率 

線形性（INL、DNL） LSB 入出力特性がどれだけ直線に近いか表す 

有効ビット数（ENOB） bit 線形性を加味したビット数 

サンプリングレート S/s 変換動作の速度で、サンプリング周波数と同義 

SN 比 dB 信号電力とノイズ電力の比 

消費電力 W 動作中に消費される電力 

回路面積 m2 チップ内で回路が占める面積 

FoM 
J/convers

ion-step 
複数の性能指標から計算された性能値 

 

表 5.2 ADC の代表的な構成方式と特徴（文献[7]～[9]をもとに作成） 

構成方式 
分解能 

[bit] 

サンプリング 

レート [S/s] 
特徴 用途例 

フラッシュ型 8 250M～1G 超高速、面積大 通信、高速計測 

パイプライン型 8～16 1M～100M 高速、低消費電力 通信、映像 

SAR 型 8～16 76k～5M 低消費電力、小面積 制御、環境測定 

ΔΣ型 16～24 200k～1M 
高分解能、低消費電

力、小面積 
音響、計測 

シングルスロープ型 8～10 8k～32k 低消費電力、小面積 映像、計測 

 

細化に伴う電源電圧の切り下げ、素子ばらつきの増大、ドレイン抵抗の減少により性能向上

が難しくなっている。一方、デジタル回路はプロセスの微細化により動作速度の向上や面積

の縮小を実現できる。TDC はバッファや DFF などのデジタル回路で構成されているため、

プロセスの微細化により分解能向上と面積縮小を実現できる。また、時間軸上で信号処理を

行うので、電源電圧が低下しても SN 比の劣化を抑えられる。このことから、TDC を ADC

へ組み込むことにより性能向上を図る回路が報告されている[4]～[6]。 

 

5.3 ラッチドコンパレータの過渡応答を用いた対数圧縮 ADC 

5.3.1 対数圧縮 ADC の概要 

 写真撮影や光ファイバ通信、レーダー、無線通信では信号のダイナミックレンジが広く、

ADC のダイナミックレンジに収まらないことがある。無線通信を例に挙げると、受信電界

強度の範囲が 0 ～ −120 dBm の場合、信号のダイナミックレンジは 120 dB となるが、10- 
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(a) 構成概念図 

 

(b) 特性概念図 

図 5.1 対数圧縮 ADC の概念 

 

bit ADC のダイナミックレンジは最大で 62 dB である。このようなアプリケーションでは、

図 5.1 のように ADC の前段で対数アンプにより信号の圧縮が行われることが多い[14]。 

一般的な対数アンプは、ダイオードやバイポーラトランジスタの指数電流特性を利用し

て対数特性を得ているが、それらの電流を電圧に変換するためにトランスインピーダンス

アンプを用いるものが多く、3 V 程度の電源電圧を必要とする[15]～[17]。よって対数アン

プを用いた構成は微細プロセスの適用と低消費電力化には不利である。対数アンプを用い

ない対数圧縮 ADC として、対数重み付けをしたフラッシュ ADC[18]、対数カウンタを用

いたシングルスロープ ADC[19]、可変閾値コンパレータを用いたパイプライン ADC[20]

が報告されている。これらは電圧軸上で対数圧縮とアナログ-デジタル変換を行う構成であ

るが、本研究では時間軸上で対数圧縮と変換を行う構成を検討した。 

 

5.3.2 回路構成と動作原理 

 本研究で提案するラッチドコンパレータの過渡応答を用いた対数圧縮 ADC[21]のブロッ

ク図を図 5.2 に示す。提案 ADC はラッチドコンパレータ、コンパレータ回路、TDC、制御

回路（Control logic）で構成されている。ラッチドコンパレータを図 5.3 に、コンパレータ

回路を図 5.4 に示す。ラッチドコンパレタータはクロスカップル接続のインバータ inv1～2 と 

 

 
図 5.2 ラッチドコンパレータの過渡応答を用いた対数圧縮 ADC 
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図 5.3 ラッチドコンパレータ 

 

 

図 5.4 コンパレータ回路[21] 

 

スイッチ sw1～6 で構成されており、制御信号 CPRST、SAMPLE、CPSTART は制御回路で

生成する。 

ラッチドコンパレータの動作を図 5.5 のタイミングチャートを用いて説明する。下記の流

れで比較動作を行う。 

（1）出力ノードのリセット 

 CPRST が立ち上がると sw1～2 がオン状態になり、出力ノードの電圧 Vout+と Vout−は GND

レベルへリセットされる。CPRST が立ち下がると sw1～2 はオフ状態になる。 

（2）入力電圧のサンプリング 

 SAMPLE が立ち上がると sw3～4 がオン状態になり、出力ノードの寄生容量 C1 と C2 はそ

れぞれ Vin+と Vin−に充電される。充電後、出力電圧 Vout+、Vout−は入力電圧 Vin+、Vin−に等

しくなる。SAMPLE が立ち下がると sw3～4 はオフ状態になる。 
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図 5.5 ラッチドコンパレータのタイミングチャート 

 

（3）比較動作の開始 

 CPSTART が立ち上がると sw5～6 がオン状態になり、inv1～2 に正帰還が働き、Vout+と    

Vout−の差が大きくなっていく。 

（4）比較動作の完了 

 Vout+が VDD、Vout−が GND レベルに到達すると比較動作は完了となる。後段のコンパレ

ータ回路において、Vout+と Vth_cp が比較され、Vout+が Vth_cp を上回ると CPEND が立ち上が

る。 

 ここで、ラッチドコンパレータのセットリング時間（比較動作の開始から完了までの時間）

について考える。ΔVout(t)を Vout+と Vout−の差（Vout+ − Vout−）の時間関数、ΔVin を Vin＋

と Vin−の差（Vin+ − Vin−）、gm をインバータを構成する PMOS と NMOS のトランスコン

ダクタンスの和、C を C1 と C2 の容量とすると、ΔVout(t)は次式で表される[22]。 

∆Vout(t) = e
gmt

C ∆Vin  （5.1） 

式（5.1）よりΔVout(t)が VDD に到達する時間 tset は次式で表される。 

tset =
C

gm
log𝑒 (

VDD

∆Vin
)  （5.2） 

よって、ラッチドコンパレータのセットリング時間は入力電圧の対数に比例（比例定数は負）

することがわかる。コンパレータ回路の閾値電圧 Vth_cp を VDD に近い値に設定することによ

り、CPSTART と CPEND の立ち上がり時間差 tcp がラッチドコンパレータのセットリング

時間に近い値となる。この tcp を TDC で量子化してデジタル値を出力する。 

 提案 ADC の動作概念図を図 5.6 に示す。図 5.6 では入力電圧ΔVin が小さい場合を左側

に、大きい場合を右側に分けて示している。ΔVin が小さいときは CPEND の立ち上がりが

遅くなるため、tcp と出力コードは大きくなる。ΔVin が大きいときは CPEND の立ち上が 
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図 5.6 提案 ADC の動作概念 

 

 

図 5.7 提案 ADC の特性概念 

 

りが早くなるため、tcp と出力コードは小さくなる。提案 ADC の特性概念図を図 5.7 に示

す。提案 ADC では入力電圧ΔVin が比較時間 tcp へ対数変換された後、tcp はデジタル値へ変

換される。よって、回路全体では入力電圧の対数に比例したデジタル値が得られる。対数圧

縮とアナログ-デジタル変換を時間軸上で行うため低電源電圧化に適した構成である。 

 チップ製造時のプロセスばらつきによりラッチドコンパレータのセットリング時間や

TDC のダイナミックレンジ（tDR）が変動した場合は、tcp の最大値が TDC のダイナミック

レンジに収まるように校正する必要がある。提案 ADC では、コンパレータ回路の閾値電圧

Vth_cp を変更することにより、CPEND の立ち上がり時刻すなわち tcp を調整できる。具体的

には図 5.8 のフローチャートに従い、最小のΔVin を入力した際、出力コード Dout が上限値

よりも小さい場合は tcp < tDR となっているので、Vth_cp を大きくすることにより tcp を大きく

する。Dout が上限値となる場合は tcp ≧ tDR となっているので、Vth_cp を小さくすることによ

り tcp を小さくする。このような操作を繰り返すことにより tcp = tDR となるよう Vth_cp を定

める。 
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図 5.8 Vth_cp 校正フローチャート 

 

5.3.3 対数圧縮 ADC に用いる TDC の構成 

 提案 ADC で使用する TDC として、高分解能と高サンプリングレートをなるべく小面積

で実現するためサブレンジング型 TDC を採用した。2.4.3 項で述べたサブレンジング型

TDC[23]は時間アンプを用いた構成だが、提案 ADC では小面積化と低消費電力化のため

時間アンプを用いない構成とした。提案 ADC に用いるサブレンジング型 TDC の回路を図

5.9、量子化概念図を図 5.10 に示す。Coarse TDC としてフラッシュ型 TDC を用いて粗い

量子化を行い、Fine TDC としてバーニア型 TDC を用いて細かい量子化を行う。Coarse 

TDC の分解能はバッファの伝搬遅延時間 td1、Fine TDC の分解能はバッファの伝搬遅延時

間の差Δtd（td1 – td2）である。CPSTART と CPEND の立ち上がり時間差 tcp は Coarse TDC

において td1 を基準に量子化される。Coarse TDC で生じた量子化誤差 tec を Fine TDC がΔ

td を基準に量子化する。Fine TDC でも量子化誤差 tef が生じるが、その大きさはΔtd 未満で

あるので、tec よりも量子化誤差を小さくできる。Coarse TDC 内の RESIDUE 生成回路では

DFF 出力 QC0～n に応じて DC0～n のいずれかを選択して RESIDUE として出力する。

RESIDUE の立ち上がりは DFF の遅延時間 tFF と RESIDUE 生成回路の遅延時間 tres により

遅延するため、Fine TDC へ入力する CPEND を可変遅延回路により tVD 遅延させる。なお、

tVD = tFF + tres となるよう tVD を調整する。 
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(a) Coarse TDC 

 

 

(b) Fine TDC 

図 5.9 提案 ADC に用いるサブレンジング型 TDC 

 

 

図 5.10 サブレンジング型 TDC の量子化概念 
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5.3.4 テストチップの評価 

 提案 ADC の動作と性能を確認するため 0.18-µm CMOS プロセスでテストチップの試作

を行った。図 5.11 にテストチップのマスクレイアウトと顕微鏡写真を示す。提案 ADC の

マクロ面積は 1.09 mm2 であり、TDC が 98%を占めている。なお、TDC はサブレンジング

型 12-bit（Coarse TDC はフラッシュ型 8-bit、Fine TDC はバーニア型 4-bit）を実装した

が、後述する tcp のばらつきにより下位 4-bit で有意な出力コードが得られなかったため、

Coarse TDC（フラッシュ型 8-bit）のみを評価に使用した。 

 評価環境を図 5.12 に示す。テストチップはセラミック QFP160 パッケージに封入された

ものを評価用プリント基板に実装した。評価基板には、電源とコンパレータ閾値電圧を供給

する直流安定化電源、ラッチドコンパレータへの入力信号および制御回路へのクロックと

リセット信号を供給するファンクションジェネレータ、出力信号を観測するオシロスコー

プを接続した。また、マイクロコントローラから可変遅延回路へ遅延設定信号を供給する。

直流安定化電源以外の機材は PC と接続し、プログラムにより測定を行った。なお、電源電

圧 VDD は 1.7 V、コンパレータ閾値電圧 Vth_cp は 1.45 V、同相入力電圧は 0.85 V で評価を行

った。 

 

（a）レイアウト 

 

（b）チップ写真 

図 5.11 テストチップのレイアウトと顕微鏡写真 

 

 

図 5.12 評価環境 
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 ラッチドコンパレータ、TDC、ADC 全体の順で評価結果について述べる。 

（1）ラッチドコンパレータ 

 ラッチドコンパレータ単体で測定した入力電圧ΔVin に対する比較時間 tcp の特性を図

5.13 に示す。ΔVin が小さい場合、ΔVin から tcp への変換利得が大きくなり、回路ノイズに

よる tcp のばらつきが大きくなる。そのため、100 回測定の平均値をプロットし、ばらつき

の範囲をエラーバーで示した。おおむねΔVin の対数に比例した tcp が得られたが、ΔVin < 5 

mV の領域では tcp のばらつきが大きくなっている。 

（2）TDC 

Coarse TDC（フラッシュ型 8-bit）単体で測定した入出力特性を図 5.14 に示す。入力遅

延時間に比例した出力コードが得られ、ダイナミックレンジは 38.3 ns であった。DNL と

INL を図 5.15 に示す。なお、分解能は 146 ps/LSB としている。DNL は±1 LSB 以内に収

まっており、ミッシングコードは無く、単調性を確保できている。また、INL の最悪値は 2.9 

LSB で、ENOB は 6.0-bit であった。 

 

 
図 5.13 ラッチドコンパレータの入力電圧-比較時間特性[21] 

 

 
図 5.14 TDC の入出力特性[21] 
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図 5.15 TDC の線形性[21] 

 

（3）ADC 全体 

 ADC 全体の入出力特性を図 5.16 に示す。図 5.13 と同様にばらつきをエラーバーで示し

た。微小電圧を入力した場合、ラッチドコンパレータのΔVin から tcp への変換利得が高いた

め、回路ノイズにより tcp が大きく変動し、出力コードに大きなばらつきが生じる。対数ア

ンプとリニア ADC を組み合わせた従来の対数圧縮 ADC においても、微小電圧を入力した

場合、対数アンプの利得が高いため回路ノイズにより出力コードのばらつきは大きくなる。

また、対数変換特性により入力電圧によって出力コード 1 LSB に対応する電圧は異なる。

ΔVin < 10 mV の領域ではノイズの影響が大きく、ΔVin が 1 mV の場合、出力コードのばら

つきは 100 LSB 程度となっている。出力コードばらつきより計算した入力換算ノイズを図

5.17 に示す。縦軸は 1 V を基準（0 dB）として表記している。破線は理想の対数特性から

求められる量子化ノイズである。ΔVin > 10 mV の場合、分解能が粗くなるため量子化ノイ 

 

 

図 5.16 ADC の入出力特性[21] 
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図 5.17 ADC の入力換算ノイズ[21] 

 

 

図 5.18 ADC の SN 比[21] 

 

ズが支配的である。一方、ΔVin < 10 mV の場合、回路ノイズが支配的である。また、ΔVin 

< 10 mV の領域ではノイズが−70 dB 程度であることから、回路ノイズは 0.3 mV 程度であ

ることがわかる。図 5.17 より計算した SN 比の入力電圧依存性を図 5.18 に示す。横軸は 1 

V を基準（0 dB）として表記している。破線は 8-bit のリニア ADC の理論 SN 比である。

ΔVin < −10 dB（ΔVin < 316 mV）の領域では、8-bit リニア ADC の理論 SN 比を上回っ

ている。また、ΔVin < −30 dB（ΔVin < 32 mV）の領域では 70 dB のダイナミックレンジ

が得られており、ENOB 6-bit の TDC で 12-bit 相当のダイナミックレンジが得られている。

このことから、対数圧縮によりダイナミックレンジを拡大できることを確認した。 

 他文献で提案されている対数圧縮 ADC との性能比較表を表 5.3 に示す。提案 ADC は、

他文献の対数圧縮 ADC と比較して消費電力は大きいが、ENOB に対して広いダイナミッ

クレンジを確保できている。消費電力は、アナログ部（ラッチドコンパレータとコンパレー

タ回路）は 1.7 mW、デジタル部（TDC と制御回路）は 8.5 mW であった。 
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表 5.3 対数圧縮 ADC の性能比較表 

文献 [18] [19] [20] 本研究 

プロセス [nm] 65 130 180 180 

ENOB [bit] 4.1 9.3 7.2 6.0 

サンプリングレート [MS/s] 10 0.05 22 10 

ダイナミックレンジ [dB] 不明 80 80 70 

消費電力 [mW] 0.1 不明 2.5 10.2 

電源電圧 [V] 1.2 2.8 1.6 1.7 

 

5.4 まとめ 

 ADC は電圧をデジタル値に変換する回路で、計測、制御、映像、通信など多岐にわたる

分野で使用されており、日常生活と産業活動に欠かせない回路である。光の測定や無線通信

等の用途では、ADC のダイナミックレンジを補うため対数アンプにより信号を圧縮するこ

とがあるが、従来の対数アンプは CMOS プロセスで製造できず、比較的高い電源電圧を必

要とする課題があった。本研究ではラッチドコンパレータの過渡応答と TDC を用いること

により低い電源電圧に対応できる対数圧縮 ADC を提案した。提案回路では、ラッチドコン

パレータのセットリング時間が入力電圧の対数に比例することを利用して対数圧縮を行う。

セットリング時間を TDC により量子化する。提案回路の性能を評価するため 0.18-µm 

CMOS プロセスでテストチップの試作を行った。評価の結果、入力電圧の対数に比例した

出力コードが得られることを確認した。また、一定以下の入力電圧において ENOB 6-bit の

TDC で 12-bit 相当のダイナミックレンジが得られた。このことから、時間軸上で対数圧縮

とアナログ-デジタル変換を行うことが可能であること、対数圧縮によりダイナミックレン

ジが拡大できることを確認できた。以上のことから、対数圧縮による ADC のダイナミック

レンジ拡大に対し、時間量子化技術が有効であることを確認した。 
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第 6 章 PLL への応用 

6.1 まえがき 

PLL（Phase-Locked Loop）は、プロセッサやメモリへ供給するクロックの生成、通信に

おける搬送波の生成に使用されており、情報処理と通信には欠かせない回路である。近年の

プロセッサは、処理負荷に応じてクロック周波数や電源電圧を制御する省電力化技術[1]を

採用しており、PLL には高速なロックと低消費電力化が求められている。また、現在主流

の無線通信規格である LTE や Wi-Fi（IEEE 802.11 シリーズ）では OFDM（Orthogonal 

Frequency-Division Multiplexing）による通信の多重化を実現している。OFDM では周波数

帯域が細かく分割され、搬送波周波数の切り替えが高頻度で行われることから、PLL には

高速なロックに加えて、出力周波数を細かく調整できることが求められている。このような

背景から、低電圧動作と出力周波数の細かい調整に対応できる ADPLL (All-Digital PLL) 

が提案された[2]。従来のアナログ PLL では、チャージポンプを使用し、電圧で発振器の制

御を行うため、電源電圧が低下すると性能劣化が避けられなかった。また、外付け部品のア

ナログフィルタが必要となることや、製造プロセス変更時に設計修正が多いなどの問題点

もあった。ADPLL では TDC により位相差の検出を行い、デジタル値で発振器の制御を行

う。これにより電源電圧の切り下げによる性能劣化を避けられる。また、フィルタ等もデジ

タル回路で構成することにより外付け部品を不要とし、製造プロセス変更時の設計修正も

少なく済む。本研究では、回路のさらなる小型化とロックの高速化を実現するためデジタル

フィルタを用いない ADPLL の構成を検討し、シミュレーションにより動作を評価した。 

本章では、はじめに PLL の概要を述べ、従来の ADPLL について述べる。続いて提案す

る ADPLL の構成と動作原理、シミュレーションによる性能評価について述べる。 

 

6.2 PLL の概要 

6.2.1 PLL の基本構成と動作原理 

 PLL は入力信号と出力信号の位相を比較し、フィードバックにより 2 つの信号の位相を

同期（ロック）させる回路である。図 6.1 にアナログ PLL の基本構成を示す。回路は位相

検出器（PD: Phase Detector）、チャージポンプ（CP: Charge Pump）、ローパスフィルタ

（LPF: Low Pass Filter）、VCO（Voltage Controlled Oscillator; 電圧制御発振器）、分周器

（Frequency Divider）で構成される。ローパスフィルタはループフィルタとも呼ばれる。

図 6.2 に位相検出器からフィルタまでの回路図、図 6.3 に分周数 N が 2 の場合のタイミン

グチャート例を示す。位相検出器において REFCLK と FBCLK の位相が比較され、REFCLK

の立ち上がりが先行していれば UP が、FBCLK の立ち上がりが先行していれば DOWN が

立ち上がる。UP が立ち上がった場合、チャージポンプを介してフィルタの容量が充電され

Vctrl が上昇する。その結果、VCOCLK 周波数 fVCO は上昇し、FBCLK の立ち上がりが早ま

る（位相が進む）。DOWN が立ち上がった場合、Vctrl が降下し、fVCO も降下することで FBCLK
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の立ち上がりが遅くなる（位相が遅れる）。このような動作により REFCLK と FBCLK の位

相が合うように VCO の制御電圧 Vctrl が調整される。REFCLK と FBCLK の位相が合った

とき、PLL はロック状態となり、次式が成り立つ。 

 fref = fFB = fVCO/N  （6.1） 

よって次式のように、出力周波数 fVCO は REFCLK 周波数（基準周波数）fref の N 倍となる。 

 fVCO = fref N  （6.2） 

 REFCLK を水晶発振器で生成すれば、高い出力周波数でも周波数精度を保つことができ

る。さらに、VCO の温度ドリフトや非線形性もフィードバックの働きで取り除くことがで

きる。また、分周数を変更できるプログラマブル分周器（可変分周器）を用いることで出力

周波数の変更が可能になる。なお、PLL 全体としてみると周波数の逓倍動作を行っている

ことから、分周数のことを逓倍数と呼ぶこともある。 

 

 

図 6.1 アナログ PLL の基本構成 

 

 

図 6.2 位相検出器からフィルタまでの回路図 
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図 6.3 アナログ PLL のタイミングチャート例 (N = 2) 

 

6.2.2 PLL の性能指標と応用先 

 PLL の代表的な性能指標を下記に挙げる。なお、他の回路と同様に消費電力と回路面積

も重要な性能指標である。 

（1）ロック時間（セットリング時間） 

 PLL が起動または分周数（逓倍数）が変更されてからロック状態になるまでの時間であ

る。システムの起動時間や通信中の周波数切り替えの速度に影響することから、短い方が望

ましい。また、通信規格によっては上限が定められている[3]。基準周波数（入力周波数）

と、フィルタのカットオフ周波数が高い（ループ帯域が広い）ほどロック時間は短くなる。 

（2）出力周波数範囲、ステップ 

 PLL がロックできる出力周波数の範囲と変更できるステップ（刻み）である。広い周波

数帯域に対応するために出力周波数範囲は広いことが望ましい。また搬送波周波数の細か

い変更に対応するため出力周波数ステップは狭いことが望ましい。ステップは、VCO の発

振周波数と設定可能な分周数で決まる。分周数が整数のとき、ステップは基準周波数に等し

くなる。基準周波数を低くすればステップを狭くできるが、ロック時間が長くなるためトレ

ードオフとなる。フラクショナル N 分周器を用いれば分周数に小数部を持たせることがで

き、ステップを基準周波数より狭くできるが、出力にフラクショナルスプリアスが生じてし

まう[4]。 

（3）位相雑音、ジッタ 

 位相雑音は出力周波数の不安定さ、ジッタは出力信号の時間軸上の揺らぎである。入力信

号に含まれる位相雑音に加えて、VCO 内の熱雑音やフリッカノイズ、電源のノイズ、VCO

制御電圧のリップルによって出力信号が位相変調されることにより生じる。位相雑音が大

きいと、無線通信においては隣接チャンネルに干渉し、有線通信においては BER（Bit Error 

Rate）が大きくなってしまう。フィルタのカットオフ周波数を低く（ループ帯域を狭く）す

れば位相雑音とジッタを低減できるが、ロック時間が長くなるためトレードオフとなる。 
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 PLL は正確な周波数の信号を生成する周波数シンセサイザとして広く使われている。具

体的にはプロセッサやメモリ、通信回路へ供給するクロック、無線通信における搬送波を生

成する[5]～[7]。シリアル通信においては、データからクロックを抽出する CRC（Clock 

Recovery Circuit）または CDR（Clock and Data Recovery）として用いられている[8]。ま

た、VCO 制御電圧が入力信号の周波数変動に追随することを利用して FM 復調器としても

利用できる[9]。 

 

6.3 ADPLL の概要 

6.3.1 アナログ PLL の問題点 

 図 6.1 の構成の PLL（以下、アナログ PLL と呼ぶ）はチャージポンプやローパスフィル

タといったアナログ回路を含み、発振器（VCO）の制御も電圧で行う。アナログ PLL の問

題点を下記に挙げる。 

 （1）アナログローパスフィルタは LSI に集積できず、外付け部品が必要となる 

 （2）ロック時間短縮と位相雑音低減の両立が難しい 

 （3）低い電源電圧では VCO 制御電圧のノイズマージンが減り、位相雑音が増加する  

 （4）プロセス変更時に必要となる設計修正が多い（プロセスポータビリティが低い） 

 これらの問題点を解決するため、回路の大部分をデジタル回路で構成した ADPLL が提

案された[2]。 

 

6.3.2 構成と動作原理 

 文献[2]で提案された ADPLL の構成を図 6.4 に示す。回路は積算器（ACC: Accumulator）、

加減算器、乗算器、デジタルフィルタ、DCO（Digitally Controlled Oscillator; デジタル制

御発振器）、カウンタ、レジスタ、TDC で構成される。FCW（Frequency Command Word）

は周波数逓倍数の設定値であり、アナログ PLL の分周数 N に相当する。また、DCOCLK

によりリタイミングされた REFCLK’が回路全体のクロックとして使用される。 

各クロックのタイミングチャートを図 6.5 に示す。t1 時点でカウンタがリセットされてい

ると仮定すると、t2 時点でのレジスタ出力 Dreg(t2)は次式で表される。 

Dreg(t2) = Tref’ / TDCO （6.3） 

TDC の分解能を tLSB とすると t2 時点での TDC 出力 DΔt(t2)は次式で表される。 

DΔt(t2) = Δt2 / tLSB （6.4） 

図 6.5、式（6.3）～（6.4）より Tref は次式で表される。ここではΔt1 を無視している。 

Tref ≈ Tref′ − ∆t2  

= Dreg(t2) TDCO − D∆t(t2) tLSB  

= (Dreg(t2) − D∆t(t2)
tLSB

TDCO
) TDCO  （6.5） 
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図 6.4 ADPLL の基本構成 

 

 

図 6.5 各クロックのタイミングチャート 

 

t2 時点での DCOCLK 周期 TDCO を tLSB で量子化した値を DTDCO(t2)とすると、REFCLK と

DCOCLK の周波数比は次式で表される。 

    
Tref

TDCO
≈ Dreg(t2) −

D∆t(t2)

DTDCO(t2)
 （6.6） 

この周波数比が FCW に近づくよう DCO の発振周波数が制御される。実際には REFCLK 1

サイクルごとではなく、複数サイクルに渡って積算された FCW と式（6.6）の周波数比の

比較が行われるので、式（6.5）に含まれる誤差Δt1 と TDC の量子化誤差が比較のサイクル

数分小さくなる。位相誤差を表す値 DPHE は次式で表される。 

DPHE = DACC − Dreg +
D∆t

DTDCO
  （6.7） 

DPHE はデジタルフィルタにより高周波成分がカットされ DLPF として出力される。FCW は

REFCLK 周波数 fref の倍数であるので、DPHE と DLPF は周波数に換算すると 1 あたり fref に

相当する。よって、DLPF fref は DCOCLK 周波数 fDCO を表している。DCO 変換利得を KDCO

とすると、DCO 制御コード Dctrl は次式で表される。 
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 Dctrl = fDCO / KDCO = DLPF fref / KDCO （6.8） 

 上記の構成と動作により 3.3.1 項で述べたアナログ PLL の問題点を克服できる。 

  （1）デジタルフィルタは LSI に集積可能 

  （2）デジタルフィルタのパラメータを動的に変更することにより、ロック時間短縮

と位相雑音低減の両立が可能 

  （3）制御信号がデジタルなので、低い電源電圧でもノイズの影響を受けづらい 

  （4）回路の大部分を論理ゲートで構成しているため、プロセス変更時の設計修正が

少ない（プロセスポータビリティが高い） 

文献[2]では基準周波数 13 MHz、所望出力周波数 2440 MHz のとき、50 µs 以下（650 サ

イクル以下）でロックすることが報告されている。本研究では回路のさらなる小型化とロッ

クの高速化のためデジタルフィルタを用いない ADPLL の構成を検討した。 

 

6.4 ディジタルフィルタを用いない ADPLL 

6.4.1 全体構成と動作原理 

 本研究で提案するデジタルフィルタを用いない ADPLL[10]の構成を図 6.6 に示す。回路

は TDC、レジスタ、積算器（ACC）、加減算器、乗算器、除算器、DCO、フラクショナル

N 分周器（以下、単に分周器と呼ぶ）で構成される。 

はじめに、分周器の動作について述べる。分周器はカウンタ、積算器、数値比較器、DFF

で構成される。カウンタは DCOCLK の立ち上がり回数をカウントし、ACC は小数を積算

する。分周器出力 Ddiv は固定小数点数であり、整数部 Ddiv_int はカウンタ出力、小数部 Ddiv_frac

はレジスタ出力である。また、N は分周数、Nint と Nfrac はそれぞれ分周数の整数部と小数部

である。図 6.7 に分周器のタイミングチャートを示す。DCOCLK が立ち上がる度に Ddiv は

1 ずつ増える。Ddiv が N−1 以上になると数値比較器出力 ResetFlag が High となり、次の

DCOCLK 立ち上がりでカウンタ（Ddiv_int）は 0 にリセットされ、ACC は 1−Nfrac を自身の

出力 Ddiv_frac に加算する。なお、ACC（Ddiv_frac）は小数のみを保持し、オーバーフロー（Ddiv 

≧ 1）した場合は整数部が切り捨てられる。Ddiv_frac が Nfrac を越えている場合は、Ddiv_int に

キャリー（桁上げ）として反映され、DCOCLK 1 サイクル分早くカウンタがリセットされ

る。このような動作により、分周器出力 Ddiv は離散的なのこぎり波となる。ここで Ddiv の

平均周波数を求める。 

Ddiv_frac < Nfrac のとき、リセットから次のリセットまでの時間 Treset1 は次式で表される。 

Treset1 = (Nint + 1) TDCO （6.9） 

Ddiv_frac ≧ Nfrac のとき、リセットから次のリセットまでの時間 Treset2 は次式で表される。 

Treset2 = Nint TDCO （6.10） 
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図 6.6 デジタルフィルタを用いない ADPLL 

 

 

図 6.7 分周器のタイミングチャート 

 

Ddiv_frac が Nfrac から 1 となるまでの平均リセット回数 nreset2 は次式で表される。 

nreset2 =
1−Nfrac

1−Nfrac
= 1  （6.11） 

式（6.9）～（6.11）より、Ddiv の平均周期 Tdiv は次式で表される。 

Tdiv =
Treset1nreset1+Treset2nreset2

nreset1+nreset2
  

=
(Nint+1)TDCO

Nfrac
1−Nfrac

+NintTDCO

Nfrac
1−Nfrac

+1
  

= (Nint + 1)TDCONfrac + NintTDCO(1 − Nfrac)  

= NfracTDCO + NintTDCO  

= NTDCO  （6.12） 

式（6.12）より Ddiv の平均周波数 fdiv は fDCO/N となる。 

 続いて、位相検出の原理について述べる。ここでは分周器出力 Ddiv を 1 次ホールドによ

り補間した周波数 fdiv の連続のこぎり波 f(t)として扱う。f(t)を REFCLK の立ち上がりでサ
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ンプリングし、過去のサンプリング値と比較することにより位相差を検出する。図 6.8 にタ

イミングチャートを示す。図 6.8（a）のように fref = fdiv となっている場合は、サンプリング

値間の差Δy = yi – yi−1 は 0 となる。図 6.8（b）のように fref < fdiv となっている場合はΔy > 

0 となり、図 6.8（c）のように fref > fdiv となっている場合はΔy < 0 となる。f(t)は TDCO ご

とに 1 増加するので、f(t)と REFCLK の周期差ΔT は次式で表される。 

ΔT = Δy TDCO （6.13） 

また、Tdiv は次式で表される。 

Tdiv = NTDCO （6.14） 

図 6.9、式（6.13）～（6.14）より Tref は次式で表される。 

Tref = Tdiv +ΔT = (N +Δy) TDCO （6.15） 

 

 

（a）fref = fdiv の場合 

 

 

（b）fref < fdiv の場合 

 

 

（c）fref > fdiv の場合 

図 6.8 位相検出の原理 
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図 6.9 周期差の検出 

 

 

（a）fref と fdiv の差が小さい場合 

 

（b）fdiv ≧ 2fref の場合 

図 6.10 分周器内カウンタのリセット回数 

 

式（6.15）より fDCO は次式で表される。 

fDCO = (N +Δy) fref （6.16） 

式（6.16）より所望周波数 Nfref からの周波数誤差はΔy fref であることがわかる。 

 ここで分周器のリセット回数について考える。fdiv と fref の差が小さいときは図 6.10（a）

のように、2 回サンプリングの間に分周器内カウンタは 1 回リセットされるが、図 6.10（b）

のように fdiv が 2fref より大きいとき (fdiv ≧ 2fref）は 2 回サンプリングの間に 2 回以上リセ

ットされる。リセット回数が 2 回以上の時は、サンプリング値 yi に N×リセット回数を加

算して補正する必要がある。分周器内カウンタのリセット回数を nreset とすると、補正後の

サンプリング値 yi’は次式で表される。 

yi’ = yi + (nreset−1) N （6.17） 

なお、fdiv が fref より小さいとき（fdiv < fref）は 2 回サンプリングの間のリセット回数が 0 回

となる場合もあるが、この場合は式（6.17）に従って yi から N を減算する必要がある。 

 ここまでは分周器出力を連続値として扱っていたが、実際には離散値であるため、TDC

によりサンプリング値の補間を行う。図 6.11 にサンプリング値補間の概念図を示す。TDC

を用いて TDCO とΔt の量子化を行い、サンプリング値 Dreg’にΔt/TDCO を加算する。補間済

みサンプリング値 Dreg は次式で表される。 
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図 6.11 サンプリング値の補間 

 

Dreg = Dreg′ +
∆t

TDCO
= Dreg′ +

D∆t

DTDCO
 （6.18） 

この補間済みサンプリング値がレジスタ Dreg1 に保持され、REFCLK 1 サイクル前の補間済

みサンプリング値はレジスタ Dreg2 に保持される。Dreg1 と Dreg2 の差が式（6.16）のΔy に相

当し、fDCO の所望周波数 N fref からの誤差Δf は次式で表される。 

 Δf = (Dreg1−Dreg2) fref  （6.19） 

提案する ADPLL（図 6.6）では Dreg1 と Dreg2 の差を ACC で積算し、fref/KDCO を乗じた値

を DCO 制御コード Dctrl としている。Dctrl は次式で表される。 

Dctrl = ∑(Dreg1 − Dreg2) 
fref

KDCO
  （6.20） 

 TDC 出力 DΔt、DTDCO は量子化誤差を含むため、Dreg1、Dreg2 も誤差を持つ。DΔt、DTDCO

の量子化誤差を±0.5 LSB として式（6.18）を修正すると次式になる。 

Dreg = Dreg′ +
D∆t±0.5

DTDCO±0.5
  （6.21） 

TDC の分解能が高い（tLSB が小さい）とき、DTDCO は大きな値となることから、式（6.21）

において DTDCO±0.5 ≈ DTDCO と近似すると次式になる。 

Dreg = Dreg′ +
D∆t±0.5

DTDCO
= Dreg′ +

D∆t

DTDCO
±

1

2DTDCO
  （6.22） 

式（6.20）において、ワーストケース（量子化誤差が大きく生じる場合）として Dreg1 に正

の量子化誤差、Dreg2 に負の量子化誤差があると仮定し、式（6.20）に式（6.22）を代入す

ると次式になる。 

Dctrl = ∑ ((Dreg1′ +
D∆t1

DTDCO
+

1

2DTDCO
) − (Dreg2′ +

D∆t2

DTDCO
−

1

2DTDCO
))

fref

KDCO
  （6.23） 

ここで、量子化誤差による Dctrl の変動分 Dctrl_err とその影響を考える。ADPLL の引き込み

動作中（ロック完了前）は、フィードバックの働きにより Dctrl_err は打ち消される。（Dctrl_err

0

N

x
x

DCOCLK

Ddiv

REFCLK Δt

x

x

TDCO

Dreg’

Dreg
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は積算されない）ロック完了時は、Dctrl_err により出力周波数 fDCO は所望周波数 N fref からず

れて周波数遷移 fDCO_err が生じる。Dctrl_err と fDCO_err は次式で表される。 

Dctrl_err =
1

DTDCO

fref

KDCO
=

tLSB

TDCO

fref

KDCO
=

tLSBfDCOfref

KDCO
  （6.24） 

fDCO_err = Dctrl_errKDCO = tLSBfreffDCO  （6.25） 

式（6.25）より TDC の分解能を上げるか、fref を小さくすれば fDCO の周波数遷移を小さく

できるが、回路面積とロック時間とのトレードオフとなる。また、分周器出力のサンプリ

ング周期を nTref（n ≧ 2）に延ばした場合、Dctrl は式（6.26）で表され、量子化誤差の影

響を 1/n に低減できる。しかし、サンプリング周期に比例してロック時間も伸びるためト

レードオフとなる。 

Dctrl = ∑ (
Dreg1−Dreg2

𝑛
) 

fref

KDCO
  （6.26） 

本研究ではロック高速化を優先し、サンプリング周期 Tref の条件で検討を行った。 

 

6.4.2 ADPLL に用いる TDC の構成 

 ADPLL に用いる TDC の性能要件について述べる。位相検出は REFCLK の立ち上がり

ごとに行われるため、TDC には fref 以上のサンプリングレートが要求される。また、

DCOCLK の周期 TDCO を量子化する際、DCOCLK のデューティ比が 50%であれば、その

半周期を量子化した後、半周期に対応したデジタル値を 2 倍して 1 周期に相当するデジタ

ル値が得られる。よって、TDCO/2 以上のダイナミックレンジが必要となる。式（6.25）に

示したように、TDC の分解能 tLSB は周波数遷移へ影響するため小さいことが望ましい。従

って、ADPLL に用いる TDC の構成として高速なサンプリングレートと高い分解能を兼ね

備えたフラッシュ型 TDC またはバーニア型 TDC が適している。fref = 10 MHz、fDCO = 2 

GHz とした場合、TDC の性能要件はサンプリングレート 10MS/s 以上、ダイナミックレン

ジ 250 ps 以上となる。フラッシュ型またはバーニア型の場合、出力ビット数に応じて回路

面積が 2 のべき乗で大きくなるため、出力ビット数は少ない方が望ましい。ダイナミック

レンジ 250 ps で出力ビット数 6-bit とした場合、tLSB= 3.9 ps となり、高い分解能を実現で

きるバーニア型 TDC が適している。 

 提案する ADPLL では、図 6.12 のように DCOCLK の半周期 TDCO/2 と DCOCLK と

REFCLK の立ち上がり時間差Δt を量子化する。2 つの時間信号を量子化する必要があるた

め、TDC を 2 つ用意するか、TDC の入力を切り替えて使用する。バーニア型 TDC の回路

面積は大きいため、TDC は 1 つで入力を切り替えて使用する方が望ましい。具体的には図

6.13 に示すように、REFCLK’（DCOCLK に同期化した REFCLK）に応じて STOP 入力を

切り替える。なお、図 6.13 の TDC ブロック内部は図 2.11 の回路であり、図 6.6 の TDC

ブロック内部は図 6.13 の回路である。TDC で量子化するのは TDCO/2 であるが、TDCO に

対応したデジタル値 DTDCO を得るため TDC 出力 Dout を 2 倍（1-bit 左シフト）する。 
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図 6.12  TDCO とΔt の量子化 

 

 

図 6.13 TDC 入力切り替え回路 

 

6.4.3 基準周波数偏差への対応 

 PLL の基準信号である REFCLK は、一般に水晶発振器により生成される[11]が、水晶発

振器は外付け部品となるため機器の小型化や低コスト化の妨げとなる。それに対し、近年は

LSI に内蔵可能な MEMS（Micro Electro Mechanical Systems）発振器で REFCLK を生成す

る研究開発が行われている[12]。しかし、MEMS 発振器は温度変化による発振周波数のば

らつき（偏差）が大きいため補正が必要となる。本研究では、可変遅延回路により REFCLK

の周波数偏差を補正する手法[13]の応用を検討した。 

MEMS 発振器の周波数を補正する回路を図 6.14 に示す。補正回路は、2 分周回路、可変

遅延回路、LUT、温度センサを含む。REFCLK1 は ADPLL（図 6.6）の TDC とレジスタの

クロック端子へ、REFCLK2 は ACC のクロック端子へ入力する。補正回路のタイミングチ

ャートを図 6.15 に示す。温度変化により MEMS 発振器の出力周波数 fMEMS が所望基準周波

数よりも低くなっている場合の例である。信号 a は MEMSCLK を 2 分周して得たクロッ

ク、信号 b は MEMSCLK の立ち上りエッジより生成されたパルス、信号 c と信号 b は信号

b を td1 または td2 遅延させたパルスである。a の値に応じて c と d を選択し、REFCLK1 と

して出力する。TMEMS を MEMSCLK の周期、Δtd を td1 と td2 の差（td2−td1）とすると、

REFCLK1 の周期 Tref1 は 1 サイクルごとに TMEMS−Δtd と TMEMS + Δtd に変動する。この回

路では TMEMS−Δtd が所望基準周期と等しくなるようΔtd を調整する。従って、図 6.15 の

例では①-②および④-⑤の期間が所望基準周期となる。②-④および⑤-⑦の期間は所望基準 
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図 6.14 周波数補正回路 

 

 

図 6.15 周波数補正回路のタイミングチャート 

 

周期から 2Δtd ずれているため、ADPLL 内の 2 レジスタの差分（式（6.20）の Dreg1−Dreg2）

に大きな誤差が生じる。そのため、REFCLK1 の立ち上がり間隔が所望基準周期と等しくな

っている期間（①-②および④-⑤）に計算された 2 レジスタの差分（Dreg1−Dreg2）を用いて、

（③および⑥のタイミングで）ACC を更新する。すなわち、REFCLK1 の立ち上がり間隔

が所望基準周期からずれているときは ACC の更新を行わない。従って、周波数補正回路を

使用する場合、ACC の更新間隔は 2 倍となるため、ロック時間も倍増する。なお、Δtd を

負の値（td1 > td2）とすると、fMEMS が所望基準周波数より高くなっている場合にも対応でき

る。温度に応じたΔtd の値（可変遅延回路の制御コード Delay1、Delay2）を LUT に格納し

ておくことで、温度変化による周波数偏差を補正できる。 
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6.4.4 シミュレーションによる評価 

 Simulink 上で提案する ADPLL のビヘイビアモデルを作成し、シミュレーションを行っ

た。分周器、DCO、ADPLL 全体の順でモデルとシミュレーションについて述べる。 

（1）分周器 

 分周器の Simulink モデルを図 6.16 に示す。Simulink 上でのデータ処理の都合上、追加し

ているブロックがあるが、回路としては図 6.6 と同等の構成としている。分周動作の確認の

ため、分周器単体のシミュレーションを行った。DCOCLK として 10 MHz の矩形波を入力

し、分周数 N を 2 から 12 まで 0.1 刻みで変化させたときの分周器出力の平均周波数 fdiv（1 

s あたりのカウンタリセット回数）を図 6.17 に示す。fdiv = fDCO/N となっていることを確認

した。N が 2.0、10.0、10.3 のときの分周器出力 Ddiv の波形を図 6.18 に示す。なお、DCOCLK

は表示の都合上、縦軸方向に−2 のオフセットを付加している。図 6.18 より N が整数のと

きは Ddiv の小数部に変化がないが、N を実数とすると Ddiv の小数部に変化があることを確 

 

 

図 6.16 分周器の Simulink モデル 

 

 

図 6.17 分周数に対する分周器出力周波数 
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（a）N = 2.0 

 

 

（b）N = 10.0 

 

 

（c）N = 10.3 

図 6.18 分周器のシミュレーション波形 

 

認できる。これらのシミュレーション結果から正常に分周動作が行われていることを確認

した。 
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（2）DCO 

 DCO の Simulink モデルを図 6.19 に示す。Simulink 組み込みの VCO ブロックを利用し

ており、入力には利得の非線形性と温度ドリフトを付加するブロックを追加している。動作

解析を容易にするため VCO ブロックの利得は 1 に設定しており、発振周波数は VCO ブロ

ックの入力値に等しくなる。一般的な VCO の利得は発振周波数レンジの中央で高く、両端

で低い[14]ことから、利得の非線形性をシグモイド関数で表現する。利得の非線形性と温度

ドリフトを付加するブロックでは、次式のように DCO 制御コード Dctrl から発振周波数 fDCO

を計算する。 

fDCO =
4(Dctrl−fDCO_center)(fmax−fDCO_center)

fDCO_max−fDCO_center+3|Dctrl−fDCO_center|
+ fDCO_center + fDCO_drift  （6.27） 

fDCO_center は発振周波数の設計中央値（温度ドリフトを考慮しない設計値）、fDCO_max は設計最

大値、fDCO_drift は温度ドリフト（温度変化による発振周波数のオフセット）である。本検討

では 2.4 GHz 帯無線通信用途を想定し、fDCO_center = 2.4 GHz、fDCO_max = 2.9 GHz、fDCO_drift 

= 100 MHz としており、DCO モデルは図 6.20 のような制御コード-発振周波数特性を持

つ。なお、出力には正弦波を矩形波に変換するブロックを追加している。 

 

 

図 6.19 DCO の Simulink モデル 

 

 

図 6.20 DCO の制御コード-発振周波数特性 
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（3）ADPLL 

ADPLL の Simulink モデルを図 6.21 に示す。なお、水晶発振器を用いて REFCLK を生

成することを想定し、ロック高速化を優先するため、6.4.3 項で述べた周波数補正回路は組

み込んでいない。位相検出回路と分周器は 1 つのサブシステムに集約しており、その詳細

は後述する。位相検出回路と分周器、DCO の他に分周数設定ブロック（N configuration）、

ロック時間や周波数遷移を表示するブロックを追加している。分周数設定ブロックでは、分

周数 N の切り替えと小数部のビット幅制限を行う。また、ロック高速化のため、起動時お

よび分周数変更時に発振周波数 fDCO が所望周波数 Nfrefに近くなるよう Dctrl に初期値 Dctrl_init

を与えるブロックを追加している。さらに、急激な Dctrl の変動を防ぐため位相検出器出力

ΔDctrl を 2 のべき乗数で除算（右シフト）するブロック（ΔDctrl ゲイン）も追加している。 

 位相検出回路の Simulink モデルを図 6.22 に示す。モデルは分周器（図 6.16）も含んでお

り、図 6.6 には表示していない回路も追加している。Dreg1 補正ブロック（Dreg1 correction）

は分周器内カウンタのリセット回数 nreset をカウントし、式（6.17）に従ってサンプリング

値 Dreg1 を補正する。Dctrl 更新トリガブロックは、Dctrl の更新間隔が 2Tref 以上になるよう

REFCLK を 2 分周して ACC の更新トリガ信号を生成する。これは ADPLL 起動時と Dctrl

が変更されてから fDCO が変更されるまでの待ち時間を追加するためである。TDC ブロック

は、Δt と TDCO を測定し tLSB で量子化を行うビヘイビアモデルとした。 

ADPLL のシミュレーション条件を表 6.1 に示す。DCO 発振周波数と分周数の範囲は、

2.4 GHz 帯無線通信用途を想定して定めた。位相検出回路では小数を含む演算を行うが、固

定小数点数を用いることとし、小数部のビット数は 10-bit に制限している。ロックの判定

条件として、次式で求められる周波数偏差率が指定値より小さい場合にロックしていると

判定する。 

 

図 6.21 ADPLL の Simulink モデル 

Display lock time and fDCO_err

DCO

N configuration

Phase detector and
Frequency divider

REFCLK

DCOCLK

Dctrl

ΔDctrl

Dctrl_init



 

第 6章 PLL への応用 

6.4 ディジタルフィルタを用いない ADPLL  93 

   

T
D

C

F
re

q
. 
d

iv
id

e
r

A
C

C

D
re

g
1

D
re

g
2

D
Δ

t D
T

D
C

O

D
re

g
1

c
o

rr
e

c
ti

o
n

Δ
D

c
tr

l

R
E

F
C

L
K

D
C

O
C

L
K N

D
Δ

t/
D

T
D

C
O

D
c
tr

l
u

p
d

a
te

 t
ri

g
g

e
r

図
6

.2
2

 
位

相
検

出
回

路
の

S
im

u
li

n
k

モ
デ

ル
 



 

第 6章 PLL への応用 

6.4 ディジタルフィルタを用いない ADPLL  94 

表 6.1 シミュレーション条件 

項目 記号 値 

シミュレーション時間 - 25 µs 

基準周波数 fref 10 MHz 

DCO 発振周波数 

設計中央値 fDCO_center 2.4 GHz 

設計最大値 fDCO_max 2.9 GHz 

温度ドリフト fDCO_drift 100 MHz 

分周数 N 
220 ～ 260 

（0.1 step） 

ΔDctrl ゲイン - 1/4 

TDC 分解能 - 4 ps 

小数部ビット数 - 10-bit 

ロック判定周波数偏差率 - < 0.01% 

 

fDCO_err_rate =
fDCO−Nfref

Nfref
  （6.28） 

式（6.25）から求められる周波数偏差率の理論値は次式で表される。 

fDCO_err_rate_ideal =
tLSBfrefNfref

Nfref
= tLSBfref  （6.29） 

式（6.29）より表 6.1 の条件では、周波数偏差率の理論値は 0.004%となる。DCO の非線形

性や小数部のビット制限による演算誤差により、周波数偏差は式（6.25）で求められる値よ

りも大きくなるので、ロック判定条件は周波数偏差率 0.01%未満とした。 

 続いて、シミュレーション結果について述べる。分周数ごとの、ロック後の平均発振周波

数 fDCO_ave と周波数偏差 fDCO_err を図 6.23～3.22 に示す。図 6.24 では、ロック後の周波数偏

差の最大値を正負に分けて表示している。破線は式（6.28）で表される周波数偏差が 0.01%

の線を表している。図 6.23～3.22 より発振周波数は所望周波数 Nfref にロックし、周波数偏

差も 0.01%以内に収まっていることが分かる。分周数ごとのロック時間を図 6.25 に示す。

ロック時間はどの分周数においても 4 µs（40Tref）以内に収まっている。提案する ADPLL

はシミュレーションのみの評価結果であるが、文献[2]で提案されている ADPLL と比較し

て 10 倍以上高速なロックを実現している。分周数が小さいときロックが遅くなっているの

は、図 6.20 で示したように、発振周波数が小さいとき DCO ゲインが小さくなるためであ

る。周波数引き込み特性の一例として N = 243.1 のときの引き込み特性を図 6.26 に示す。

1 µs でロックした後、発振周波数は所望周波数 2.431 GHz 近傍で微小変動している。これ

は、DCO の非線形性や TDC の量子化誤差により、ロック後も周波数遷移が 0 にはならな

いためである。N = 243.1 のときのロック後の出力スペクトラムを図 6.27 に示す。図 6.27

より所望周波数 2.431 GHz の他にピークは存在せず、フラクショナルスプリアスが抑圧さ 
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図 6.23 分周数ごとの平均発振周波数 

 

 

図 6.24 分周数ごとの周波数偏差 

 

 

図 6.25 分周数ごとのロック時間 
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図 6.26 周波数引き込み特性（N = 243.1） 

 

 

（a）200 MHz レンジ 

 

（b）20 MHz レンジ 

図 6.27 ロック後の出力スペクトラム（N = 243.1） 

 

れていることを確認できる。なお、ロック後の発振周波数の微小変動が、位相雑音（スペク

トラムの裾部分）として現れている。分周数変更時の引き込み特性の一例として N = 243.1

から 253.6 へ変更したときの引き込み特性を図 6.28 に示す。分周数変更時も図 6.25 に示し

た時間でロックできていることを確認した。 
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図 6.28 分周数変更時の周波数引き込み特性（N = 243.1 → 253.6） 
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り、情報処理と通信に欠かせない回路である。従来のアナログ PLL は発振器を電圧で制御

するため、電源電圧が低下すると性能が劣化してしまう。また、外付け部品のアナログフィ

ルタを必要とするため小型化が難しいこと、プロセス変更時に多くの設計修正が必要とな

る課題もあった。これらの課題を解決しプロセス微細化の恩恵を受けるため、回路の大部分

をデジタル回路で構成した ADPLL が提案された。ADPLL では、TDC により位相差検出
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回路は、先行研究の ADPLL と比較して 10 倍以上高速なロックを実現できることを確認し

た。以上のことから、PLL のロック高速化に対して、時間量子化技術が有効である見通し

が得られた。
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第 7 章 結論 

 本論文では、センサノードを構成するアナログ回路について、低い電源電圧への対応と高

機能化を目的とし、時間量子化技術の応用を検討した。章ごとの総括は下記の通りである。 

 第 1 章では、はじめに IoT とセンサノードについて述べた。広い範囲での状況監視が必

要な用途では、センサネットワークによる情報収集が行われるが、低コスト化のため、小型

で低消費電力なセンサノードが必要とされている。センサノードの構成要素である AFE や

通信回路はアナログ回路で構成されているため、小型化や低消費電力化が難しい。一方、デ

ジタル回路は CMOS プロセスの微細化と電源電圧の切り下げにより、小型化、高性能化、

低消費電力化が実現できる。このため、デジタル回路素子を用いて、電圧ではなく時間を信

号として扱う時間領域信号処理技術が注目されている。時間信号は電源電圧の切り下げに

よる SN 比の劣化が少なく、低消費電力化に有利である。さらにデジタル回路素子を用いる

ため、プロセス微細化による小型化、高性能化が実現できる。時間領域信号処理技術の中で

も時間量子化を行う TDC は、応用の幅が広くセンサ関連回路との親和性も高い。アナログ

回路に TDC を組み込むことにより、性能を改善した例は報告されているが、時間量子化を

活かした機能を付加する例は少なく、回路の高機能化には余地がある。本研究では、センサ

ノードを構成するアナログ回路について、低い電源電圧への対応に加えて高機能化を実現

することを目的とした。具体的なセンサノード要素回路として距離センサ回路、イメージセ

ンサ回路、ADC、PLL について時間量子化技術の応用を検討した。 

第 2 章では、時間量子化技術の核となる回路である TDC の概要、性能指標、構成方式に

ついて述べた。TDC は 2 つのパルスの立ち上り時間差をデジタル値へ変換する回路である。

ps 単位の分解能を実現するため、論理ゲートの伝搬遅延時間を利用して構成される。代表

的な性能指標として、分解能、ダイナミックレンジ、サンプリングレートが挙げられるが、

各性能指標はトレードオフの関係にある。構成方式としては、フラッシュ型、バーニア型、

サブレンジング型、サイクリック型、SAR 型、リング発振器型、DLL とカウンタを併用し

た構成が挙げられるが、それぞれ長短があるため応用先によって使い分ける必要があるこ

とを明らかにした。 

第 3 章では、距離センサへの応用について述べた。距離センサは、測定対象へ超音波や光

を照射し、その反射時間等をもとに距離を測定するデバイスである。距離センサは、媒体お

よび測定原理により種々の構成方式が存在するが、その中でも ToF 方式の光学式距離セン

サは優れた性能を有する。ToF 方式では、光の反射時間の測定と量子化に TDC が用いられ

ているが、距離測定の性能向上のため、広ダイナミックレンジ、高分解能、高速な TDC が

求められる。本研究では、距離センサに用いる TDC として、小さな回路面積で高分解能と

広ダイナミックレンジを実現できるサイクリック型 TDC に着目し、可変遅延回路によりサ

ンプリングレートを高速化できる構成を提案した。Verilog シミュレーションにより提案回
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路のシミュレーションを行った結果、分解能 10 ps/LSB 以下で±18.7 ns という広いダイナ

ミックレンジを有すること、従来のサイクリック型 TDC よりもサンプリングレートを 70

倍以上高速化できることを確認した。このことから、高分解能かつ高速動作可能な TDC の

実現にあたり、サイクリック構成が有効であることを確認した。 

第 4 章では、イメージセンサへの応用について述べた。イメージセンサはカメラ内にお

いて被写体から受けた光を電気信号へ変換し、画像を得るデバイスである。近年は高解像度

化により画素面積が小さくなっていることから、ダイナミックレンジの確保が難しくなっ

ている。ダイナミックレンジの拡大技術として HDR 合成が広く採用されているが、複数回

の露光を伴うため、カメラまたは被写体が動いている場合は画像にブレが生じる。そこで本

研究では、TDC を用いて PD の飽和時間を検出することにより、複数回露光を行わずにダ

イナミックレンジを拡大する技術に着目し、これを小さな画素面積で実現できる回路構成

の検討を行った。提案回路では、PD 飽和時間を電圧として画素内容量で保持し、露光後に

信号読み出しを行う構成とした。提案回路について、シミュレーションにより 100 dB を超

える広いダイナミックレンジの実現が期待できることを確認した。さらに、画素のレイアウ

ト設計の結果、先行研究と比較して高い開口率を実現できることを確認した。これらのこと

から、イメージセンサのダイナミックレンジ拡大に対し、時間量子化技術が有効である見通

しが得られた。 

第 5 章では、ADC への応用について述べた。ADC は電圧をデジタル値に変換する回路

である。光の測定や無線通信など ADC 入力信号の振幅が大きく変動する用途では、ADC

のダイナミックレンジを補うため対数アンプにより信号を圧縮することがある。しかし、従

来の対数アンプは CMOS プロセスで製造できず、比較的高い電源電圧を必要とする課題が

あった。そこで本研究ではラッチドコンパレータの過渡応答と TDC を用いて、時間軸上で

対数圧縮とアナログ-デジタル変換を行う対数圧縮 ADC を提案した。0.18-µm CMOS プロ

セスで試作したテストチップを評価した結果、入力電圧の対数に比例した出力コードが得

られることを確認した。また、一定以下の入力電圧において ENOB 6-bit の TDC で 12-bit

相当のダイナミックレンジが得られた。よって、時間軸上で対数圧縮とアナログ-デジタル

変換を行うことが可能であること、対数圧縮によるダイナミックレンジ拡大効果を確認で

きた。このことから、対数圧縮による ADC のダイナミックレンジ拡大に対し、時間量子化

技術が有効であることを確認した。 

第 6 章では、PLL への応用について述べた。PLL はプロセッサ等に供給するクロック信

号や通信の搬送波の生成に使用される回路である。従来のアナログ PLL では、電圧で発振

器を制御するため、電源電圧が低下すると性能劣化が避けられなかった。また、外付け部品

のアナログフィルタが必要なこと、プロセス変更時に設計修正が多いなどの問題があった。

この問題に対し、回路の大部分をデジタル回路で構成した ADPLL が提案された。ADPLL

では TDC により位相差検出を行い、デジタル値で発振器を制御する。本研究では、回路の
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小型化とロックの高速化のためデジタルフィルタを用いない ADPLL の構成を検討した。

MATLAB/Simulink により提案回路のシミュレーションを行った結果、先行研究の ADPLL

と比較して 10 倍以上高速にロックできることを確認した。このことから、PLL のロック高

速化に対して、時間量子化技術が有効である見通しが得られた。 

以上のことから、本論文の結論を述べる。センサノードを構成するアナログ回路について、

低い電源電圧への対応と高機能化を目的とし、時間量子化技術を応用した回路構成を提案

した。いずれの提案回路も、時間領域で量子化を行うことから、電源電圧切り下げによる性

能劣化を抑えることができる。また、提案回路について、シミュレーションまたはテストチ

ップを用いた評価により、優れた性能と時間量子化を活かした機能を実現できることを確

認した。このことから、アナログ回路に対して時間量子化技術を応用することが有効であり、

アナログ回路の低電圧対応に加えて高機能化が可能であると結論付けられる。これにより、

センサノードの低消費電力化と高機能化に繋がり、センサネットワークのコスト削減と高

機能化が期待できる。 
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