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内容

１．アナログ集積回路設計概要

２．デジタルCMOS回路
３．電源回路基礎

４．オペアンプ 基礎

５．スイッチド・キャパシタ回路 基礎

６．AD/DA変換器 基礎

７．AD変換器自己校正・誤差補正技術
８．基準電圧源回路

９．複素信号処理回路



I. アナログ集積回路設計概論
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発表内容

● アナログ集積回路設計

- デジタル回路とアナログ回路

- アナログ回路開発事例

- SPICEシミュレーション

- デバイスモデリング

- レイアウト設計
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発表内容

● アナログ集積回路設計
- デジタル回路とアナログ回路
- アナログ回路開発事例
- SPICEシミュレーション
- デバイスモデリング
- レイアウト設計

● ミニマルファブへの期待

● まとめ
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デジタル回路とアナログ回路

トランジスタの使い方

デジタル回路： スイッチとして使う

アナログ回路： 信号増幅に使う
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ＰＭＯＳ，ＮＭＯＳスイッチ

(２) NMOS

Switch ON

Switch OFFSD

SD

D S

G=1

D S

G=0

(１) ＰMOS

Switch ON

Switch OFF

SD

SD

D S

G=0

D S

G=1
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CMOSインバータ回路

VoutVin

3.3v

0

Inverter 

Vout = 3.3vVin = 0

3.3v

0

Vout = 0Vin = 3.3v

3.3v

0

a) when Vin = 1 (3.3v)

b) when Vin = 0

Vout = 0

3.3v

0

Vout = 3.3v

3.3v

0

Vin: High         Vout: Low
Vin: Low          Vout: High

Vin Vout
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アナログ回路 信号増幅

ΔVGS

ＩDS VGS∝
2

ΔＩDSIDS+ΔIDS

+

VGS -

+

VDS-

D

G

S

IDS

+

VGS -

+

VDS-

D

G

S

+
ΔVGS
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個別部品回路と集積回路の違い (1)

オーディオ増幅器の典型例

8
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個別部品回路と集積回路の違い (2)
9
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発表内容

● アナログ集積回路設計
- デジタル回路とアナログ回路
- アナログ回路開発事例
- SPICEシミュレーション
- デバイスモデリング
- レイアウト設計

● ミニマルファブへの期待

● まとめ
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基準電圧源・電流源はアナログ集積回路の北極星

システムの基準電圧源・電流源は、システム精度の基準となるもの。

システム内に複数の基準は設けない。

一つの基準にたいして、システム内の全てのアナログ部精度がトレースする様に設計。

参考 群馬大学中谷隆之先生資料

「ものづくり」 は 「ばらつき」 との戦い

「基準」がしっかりしていると 「ばらつき」 を抑制できる
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電源電圧不感改良永田電流源

オリジナル
永田電流源

改良
永田電流源

1960年代
日立製作所 永田穣氏
（パイポーラTr)

ピーキング電流源

回路イメージを描く

回路図作成

回路シミュレーションで
動作確認・パラメータ値確定
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改良永田電流源 レイアウト・試作・測定

●電源電圧不感

●温度変動に弱い

ASO社による
チップレイアウト
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ＩＣ設計での温度特性の重要性

自動販売機メーカーの技術者

「広い範囲の温度で電子回路の特性保証する必要あり。

学会論文・発表で少しでも温度特性に言及していると

少しは信用する気になる。」

沖縄の炎天下 北海道の氷点下

● 信頼性： ＩＣはジャンクション温度10℃上昇で寿命半分
● 車載用ＩＣでも温度特性は重要
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MOS 温度特性

温度が高くなる MOS は寝起きが悪くなる
若者の生活習慣 !?

夜： なかなか寝ない （なかなかオフしない）
朝： なかなか起きない （なかなかオンしない）

アナログ回路

デバイス特性
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温度にも不感 さらなる改良永田電流源

[2] T. Hosono, N. Kushita, Y. Shibasaki, T. Ida, M. Hirano, N. Tsukiji, A. Kuwana, H. Kobayashi, 
Y. Moroshima, H. Harakawa, T. Oikawa
"Improved Nagata Current Mirror Insensitive to Temperature as well as Supply Voltage“,

Taiwan and Japan Conference on Circuits and Systems (TJCAS), Nikko, Japan (Aug. 2019)

温度特性も回路シミュレーション可能
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温度不感基準電圧源

Insensitive
to temperature

[1] L. Sha, A. Kuwana, H. Kobayashi, “ Reference Voltage Generation Circuit Insensitive to Temperature”,
Taiwan and Japan Conference on Circuits and Systems (TJCAS), Nikko, Japan (Aug. 2019)

2019年６月のVLSI Circuit Symp で特殊デバイス使用をした発表有

標準CMOS で 正と負の温度特性を実現できることを発見
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発表内容

● アナログ集積回路設計

- デジタル回路とアナログ回路

- アナログ回路開発事例

- SPICEシミュレーション

- デバイスモデリング

- レイアウト設計

群馬大学
弓仲康史先生
資料より
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アナログ集積回路設計の手順

•仕様を満たす可能性のある構成を
イメージを描きながら回路設計

•回路解析、手計算で概算
•シミュレーションで最終パラメータ値を決定
•レイアウト
•検証
•チップ試作
•測定・評価
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回路解析の重要性

群馬大学客員教授 三木隆博先生
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回路シミュレータ ＳＰＩＣＥの歴史

SPICE

Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis：

カリフォルニア大学バークレー校（UCB）で開発された

トランジスタレベルで回路をシミュレーションする

強力な汎用回路解析プログラム．

１９６０年代に計算エンジン部開発

１９８０年SPICE2G6公開（Cプログラム)

１９９０年以降ベンダーよりGUI環境の
異なるＥＤＡツールが多数発表

HSPICE, PSpice, SmartSpice, LTspice etc..
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SPICE3のソースコードは公開されている
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SPICEの基礎
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回路シミュレーションの流れ
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現在のSPICE:  GUIベースの入出力
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SPICEの解析機能

2．過渡（Transient）解析： 時刻変化に伴う回路応答

1．直流、交流（ＤＣ，ＡＣ）解析
： 直流、交流信号に対する回路応答

3．フーリエ解析： 過渡解析の結果、信号の周波数成分を
求める（信号のひずみの計算）

4．雑音解析： 抵抗、トランジスタが発生する雑音が
出力にどのように影響するか求める

5．感度解析： 素子の変動（ばらつき、温度特性）が
出力にどのように影響するかを求める
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SPICEの利点・欠点

利点
• 実際に回路を作って動作確認する必要がないため、
経済的、設計の能率がよい。

• 素子の値を自由に変更したり、温度変化による
ばらつきなどを考慮できる。

欠点
• 大規模回路のシミュレーションには膨大な時間を要する。

• 理想モデルによる机上の空論での設計に走りがち。

• 任意のノード電圧、任意の枝の電流を観測できる。
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発表内容

● アナログ集積回路設計

- デジタル回路とアナログ回路

- アナログ回路開発事例

- SPICEシミュレーション

- デバイスモデリング

- レイアウト設計
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デバイスモデリング

● トランジスタの基本電流式
実測と合わない

より複雑なモデリング式

物理的パラメータ
数学的パラメータ

複雑な式 精度良し 計算時間がかかる

● モデリング式のパラメータ値を実デバイスから抽出する

● 様々なデバイスのモデリング開発

ID

+

VGS   -

+
VDS  

-

線形領域

飽和領域

（元）群馬大学客員教授
青木均先生
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使用する回路の動作領域で「合わせる」

ID

+
VDS

-
+

VGS   -

アンプ設計
で使用する
動作領域

スイッチング電源で
使用する動作領域

ＲＦ CMOS のモデリング：
高周波までシミュレーションと実測を合わせるため
小さな寄生Ｒ，Ｃ要素、短時間ダイナミクスも考慮



31/48

発表内容

● アナログ集積回路設計

- デジタル回路とアナログ回路

- アナログ回路開発事例

- SPICEシミュレーション

- デバイスモデリング

- レイアウト設計
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回路・レイアウト設計とIC製造

回路設計技術者
ファブレス企業

プロセス・デバイス技術者
ファンダリ企業

インターフェース部
● マスクデータ
● トランジスタ・モデル（SPICE パラメータ）

マスクデータによる回路設計者とプロセス技術者の仕事の切り分け

マスクデータ作成 ＩＣのレイアウト

CMOS
アナログICの
レイアウト設計

レイアウト設計データを
もとにファブリケーション

されたチップ
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CMOSインバータ回路のレイアウト
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トランジスタ・ペアのコモンセントロイド配置

Q1, Q2 のトランジスタ特性
- 理想的には「同じ」
- 現実には「ミスマッチあり」

● MOS はバイポーラに比べ ミスマッチ大
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容量のマッチングをとるためのレイアウト

1C

1C

1C

1C

1C

1C

1C

1C 2C

8

1C

1

2C

正確な８：１の容量比がとれない。

● 同じ容量を８個並列接続で
“端”の影響（フリンジ容量）
を除去

● 重心を同じくする
コモン千トロイド法で
“傾斜”の影響を除去
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発熱の影響の考慮
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アナログ回路のレイアウト

タージマハル廟 群馬大学 白石洋一先生より
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対称なレイアウト （逐次比較近似ADC）

● アナログ集積回路のレイアウト：
- 完全自動化は難しい
- 技術者によるレイアウトの方が
コンパクト化（高速・高周波化、低コスト化）
ミスマッチ小（高精度化） できる
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UCLA Royce Hall

左右対称ではない



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

1Ⓒ Gunma University

● トランジスタレベル デジタルCMOS回路
● デジタルCMOS回路の性能

ー 消費電力
ー スピード

小林春夫
〒376-8515 群馬県桐生市天神町1丁目５番1号
群馬大学大学院 理工学府 電子情報部門
電話 0277 (30) 1788  ＦＡＸ： 0277 (30)1707
e-mail: koba@gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/lecture/lecture.html

2. デジタルCMOS回路

https://drive.google.com/file/d/1S5cgvXYHIRTNzLtSwnK2zPTI_WJCcjsl/view



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

2Ⓒ Gunma University

内 容

● トランジスタレベル デジタルCMOS回路

● デジタルCMOS回路の性能

ー 消費電力

ー スピード

デジタル回路では
トランジスタを

スイッチとして使う



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

3Ⓒ Gunma University

ＰＭＯＳ，ＮＭＯＳ スイッチ

(２) NMOS

Switch ON

Switch OFFSD

SD

D S

G=1

D S

G=0

(１) ＰMOS

Switch ON

Switch OFF

SD

SD

D S

G=0

D S

G=1



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

4Ⓒ Gunma University

ＣＭＯＳスイッチ

(３) ＣMOS

Switch ON

Switch OFF

SD

SDD

G=0

S

D S

G=1



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

5Ⓒ Gunma University

ＰＭＯＳ，ＮＭＯＳスイッチの
オン抵抗

(２) NMOS

Large
ON-ResistanceＶｏｕｔ

G=1

Ｖin=1

Small
ON-Resistance

Ｖｏｕｔ

G=1

Ｖin=0

NMOSは
GND側で
用いる

(１) ＰMOS
Small
ON-Resistance

Ｖｏｕｔ

G=0

Ｖin=1

Large
ON-Resistance

Ｖｏｕｔ

G=0

Ｖin=0

PMOSは
正電源側で
用いる



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

6



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

7Ⓒ Gunma University

ＰＭＯＳ，ＮＭＯＳスイッチの
出力電圧

(２) NMOS

NMOSは
Voutが

Vdd まで
上がらない。

Ｖｏｕｔ

G=1

Ｖin=0

Vout=0

Ｖｏｕｔ

G=1

Ｖin=1
Vout=Vdd-Vth

(１) ＰMOS

PMOSは
Vout は
GNDまで

下がらない。

Ｖｏｕｔ

G=0

Ｖin=1
Vout=Vdd

Ｖｏｕｔ

G=0

Ｖin=0
Vout=|Vth|



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

8Ⓒ Gunma University

(３) ＣMOS

ＣＭＯＳスイッチのオン抵抗

Vin=1

Small
ON-Resistance

G=1

Vout

Vin=0

Small
ON-Resistance

G=1

Vout

CMOSは
ＧＮＤ側でも
正電源側でも
オン抵抗が
小さいが、
トランジスタ数
が増える。



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

9Ⓒ Gunma University

(３) ＣMOS

ＣＭＯＳスイッチの出力電圧

Vin=1

G=1

Vout

Vin=0

G=1

Vout

CMOSでは
出力電圧Voutが
GND, Vdd 間を
フルスイング。

Vout=0

Vout=Vdd



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

10Ⓒ Gunma University

論理否定（NOT)

論理変数 A, Z 真理値表

A：入力, Z：出力 A   Z
Z= A 0    1

1    0

NOT を実現する回路 インバータ回路

A                 Z



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

11Ⓒ Gunma University

VoutVin

3.3v

0

Inverter 

Vout = 3.3vVin = 0

3.3v

0

Vout = 0Vin = 3.3v

3.3v

0

a) when Vin = 1 (3.3v)

b) when Vin = 0

Vout = 0

3.3v

0

Vout = 3.3v

3.3v

0

ＣＭＯＳインバータ回路



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

12Ⓒ Gunma University

NAND （NAND = AND + NOT)

論理変数 A,B, Z A  B   Z
A,B：入力, Z：出力 0   0   1

0   1   1  真理値表

Z= A・B 1   0   1
1   1   0

NANDを実現する回路

NAND回路 A

B

Z



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

13Ⓒ Gunma University

CMOS NAND回路

3.3v

0

3.3v

A

B

Z

NAND
a) when A=0, B=0 b) when A=1, B=0

c) when A=0, B=1 d) when A=1, B=1

3.3v

Z = 1 (3.3v)

3.3v

Z = 0

3.3v

Z = 1 (3.3v)

3.3v

Z = 1 (3.3v)



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

14Ⓒ Gunma University

NOR （NOR = OR + NOT)

論理変数 A,B, Z A  B   Z
A,B：入力, Z：出力 0   0   1

0   1   0  真理値表

Z= A+B 1   0   0
1   1   0

NORを実現する回路

NOR回路 A

B

Z



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

15Ⓒ Gunma University

0

3.3v

A

B

Z

NOR回路
3.3v

Z = 1 (3.3v)

3.3v

Z = 0

3.3v

Z = 0

a) when A=0, B=0 b) when A=1, B=0

c) when A=0, B=1 d) when A=1, B=1

3.3v

Z = 0

CMOS NOR回路



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

16Ⓒ Gunma University

マルチプレクサ

論理変数 A,B, S,Z S   Z
A,B,S：入力, Z：出力 0   A       真理値表

S=0 のとき 1   B

S=1 のとき

A

B

Z

A

B

Z



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

17Ⓒ Gunma University

A

B

Z

S

Multiplexer

a) when S=0

A

Z = A

B

b) when S=1

A

Z = B

B

CMOS マルチプレクサ回路



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

18Ⓒ Gunma University

排他的論理和（EXOR)

論理変数 A,B, Z A  B   Z
A,B：入力, Z：出力 0   0   0

Z= A + B 0   1   1  真理値表

1   0   1
1   1   0

EXORを実現する回路

EXOR回路 A

B

Z



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

19Ⓒ Gunma University

CMOS EXNOR回路

A

Z = A

A

A

 a) when  B = 0

A

Z = A

A

A

 b) when  B = 1

A

B

Z

Z = AB ＋　ＡＢ



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

20Ⓒ Gunma University

情報記憶素子（ラッチ）

論理変数 Ｄ, G, Q
D, G：入力, Q：出力

G=1 のとき Q=D

G=0 のとき Ｑは Gが1から０になる瞬間の

Ｄの値（1 or 0) を保持（記憶）している。

D
G
Q

1
0

Time



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

21Ⓒ Gunma University

２つのインバータのリング接続
メモリ回路

２つの安定状態

データ“1”を記憶 データ“0”を記憶

10 01

● SRAM (Static ランダム・アクセス・メモリ）
Latch, Flip-Flop 等のメモリ素子は
これを利用している。



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

22Ⓒ Gunma University

CMOS ラッチ回路

Q

Q

D

a) when  G = 0

Q

Q

D

b) when  G = 1
G

Q

D

Q

Latch回路
（メモリ素子）



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路
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奇数個インバータのリング接続
リング発振器

11 00

1 10

T: インバータ遅延、 2N+1 個のインバータリング接続

周波数 f =

0

1

2 (2N+1) T
で発振する。

安定状態
なし
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B C D

A

D

C

B

A

GND

GND

Vdd

Z

複合論理素子 例１

Ｚ を A, B, C, D の論理式で表せ。
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E

F

G

H

G

E

H

F

Vdd Vdd

GND GND

Y

複合論理素子 例２

Ｙ を Ｅ, Ｆ, Ｇ, Ｈ の論理式で表せ。
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複合論理CMOS回路

PMOS

NMOS

論理和論理積

直列

並列 直列

並列

例: Z = A・B + C・D・E 
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B

A

A B

C

F

F = A B + C D

D

D

C

F = A B + C D

B

A

DC

A B C

F

F = A ・B ・C + D

D

複合論理CMOS回路 例

PMOS 
並列

NMOS
直列

PMOS 
直列

NMOS 
並列

論理積

論理和

論理和

最後に を
付ける
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内 容

● トランジスタレベル デジタルCMOS回路

● デジタルCMOS回路の性能

ー 消費電力

ー スピード

http://museum.ipsj.or.jp/computer/super/0018.html

CMOSのスーパーコンピュータ 低コスト・低消費電力化
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エネルギーとパワー

● エネルギー [Joule]
電力(パワー） [Watt]

Joule = Watt ・ s
電力は単位時間当たりに消費されるエネルギー

電力＝電圧・電流 P = V・I

● 電流： 単位時間当たりに流れる電荷量
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デジタルCMOS回路の電力消費

デジタルCMOS回路（インバータ）

Vdd: 電源電圧

Vin: 入力、 Vout: 出力

CL ： 負荷容量
Vdd

Vin

CC
Vin

LL
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静的電力消費はゼロ

Vdd

ON

OFF

Vin=Low

Vdd

ON

OFF

Vin=High

（注） 最近の微細CMOSデジタル回路では リーク電流
が大きくなり、静的電力消費の占める割合が増えてきている。
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動的消費電力 (1)

Vin
H     L

Vin
L      H

ON

OFF

OFF

ON

Vdd Vdd

CL CL
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動的消費電力 (2)

Vin
H     L

ON

OFF

Vdd

CL

入力Ｖｉｎ：
High Low

蓄積電荷Ｑ：
０ ＣＬＶｄｄ
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動的消費電力 (3)

Vin
L     H

ON

入力Ｖｉｎ：
Low High

蓄積電荷Ｑ：
ＣＬＶｄｄ 0

OFF

Vdd

CL
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動的消費電力 (4)
Ｖｉｎ ：Ｈ Ｌ Ｈ のとき

電荷 Ｑ＝ＣＬＶｄｄ が電源 Ｖｄｄから ＧＮＤ へ流れる。

一秒間に出力が ｆ 回のトグルするとき

Vdd からGNDへ流れるトータルの電荷 Ｑｔｏｔａｌ＝ｆ ＣＬ Ｖｄｄ

∴消費電力

ｆ ：出力トグル周波数 ＣＬ ：負荷容量

Ｖｄｄ ：電源電圧

IVP dd 

)( ddLdd VCfV 

2
ddL VCf 
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デジタルCMOS VLSIの低消費電力化

低消費電力化は大きな技術的課題

例： 携帯電話 バッテリーが長持ちさせる

低消費電力化技術 f, CL, Vdd を小さくする。

技術のトレンド：

周波数 ｆ ：マイクロプロセッサのクロック周波数はより高くなる。

x
寄生容量CL :  半導体の微細化により寄生容量は小さくなりつつある。

○

電源電圧Vdd: より低くして用いる。

5V   3.3V   1.8V    1V ○



アナログ技術シリーズ アナログ集積回路

37Ⓒ Gunma University

マイクロプロセッサのクロック
● クロックに同期して動作（同期回路）

クロックの立ち上がりで論理回路はトグル。

● より高い周波数になってきている。

マイクロ
プロセッサ

クロック
発生回路

1GHz
クロック

時間1ns (1ナノ秒）
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デジタルCMOS 回路のスピード

電源電圧 Vdd：

● 低消費電力化のため電源電圧を下げると

スピードは遅くなる。

● スピードは電源電圧に比例

● 消費電力は電源電圧の２乗に比例

温度： スピードは温度にほぼ反比例。

低温環境化でコンピュータを高速化する試みあり。
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なぜ電源電圧を上げると
デジタルCMOS回路は高速化するのか？

OFF

Vdd

CLI

引き抜く電荷
Q=C Vdd

MOSの２乗則

I = K (Vdd-Vth)

= K Vdd

2

ゲート遅延
T = Q / I

= C / (K Vdd)

2

スイッチモデル
では説明できない
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デジタル回路の
Figure of Merit (FOM)
FOM = スピード/消費エネルギー

「A」のエネルギーを消費し「Ｂ」のスピードの回路と、

「２A」のエネルギーを消費し「２Ｂ」のスピードの回路の

FOM は同じ。

工学設計： トレードオフ (Trade-off, 妥協）

の考え方が重要

デジタルCMOS回路：
電源電圧を小さくして使用するとFOMが良。
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マルチプロセッサ構成による
低消費電力化

ＣＭＯＳ
プロセッサ

Vdd

ＣＭＯＳ
プロセッサ

ＣＭＯＳ
プロセッサ

Vdd / 2 Vdd / 2 P2 = A (Vdd / 2) + A (Vdd / 2)

= (1 / 2) A Vdd

S2 =  B (Vdd / 2) + B (Vdd / 2)
=  B Vdd

ケース １

ケース 2
2

消費電力 P1 = A (Vdd)

スピード S1 = B Vdd

2

2

2

● ケース２ は ケース １ と
スピード同等で
消費電力が２分の１

演習問題： 下記を示せ
４つのプロセッサ、

Vdd/4 使用

スピード同等で
消費電力が4分の１になる
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小林春夫
〒376-8515 群馬県桐生市天神町1丁目５番1号
群馬大学大学院 理工学府 電子情報部門
電話 0277 (30) 1788  ＦＡＸ： 0277 (30)1707
e-mail: koba@gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/lecture/lecture.html

３. 電源回路の基礎
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電荷 ：

エネルギー ：

●スイッチ OFF 時

2
22

2
11 2

1
2
1

VCVCE 

222

111

VCQ

VCQ




OFF

C1

Q2
C2

Q1

V2V1

スイッチと容量のエネルギー問題（１）
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●スイッチ ON 時
電荷 ：

エネルギー ：

m

m

VCQ

VCQ





22

11

'
'

2
21 )(

2
1' mVCCE 

Q1'
C1

Q2'
C2

ONVm

スイッチと容量のエネルギー問題（２）
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● 電荷保存則

SW OFF 時の電荷

ON  時の電荷

∴

● SW OFF 時と ON 時の蓄積エネルギーは異なる。

SW ON時のスイッチでのエネルギー・ロス

'' 21

21

QQ

QQ





)(1
2211

21

VCVC
CC

Vm 




'EEEloss 
2

21
21

21 )(
2
1

VV
CC

CC







エネルギーロスの計算
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力学問題との相似性
２つの物質の衝突問題

電荷保存則 運動量保存則

スイッチオフ時： 電荷エネルギー E1
スイッチオン時：

電荷エネルギー E2a ＋熱エネルギー E2b

E1 = E2a + E2b

衝突前： 運動エネルギー E3
衝突後：

運動エネルギー E4a ＋熱エネルギー E4b

E3 = E4a + E4b
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電気回路と力学のアナロジー

両者のアナロジーに必然性はない。

両者は異なるところもあることに注意。

電気容量Ｃは並列接続で大きくなる。

直列接続で小さくなる。

質量、熱容量はどんな接続でも大きくなってしまう。

小さくすることはできない。

https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/news/pdf/2013/3-14-ouyoukagaku.pdf
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V

C0Q

容量Cに充電する場合の
エネルギー消費

2

2
1

CVEloss 
2CVEV 

V

CCVQ 

2

2
1

CVEC 

https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/news/pdf/2013/nikei070924_myono.pdf
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容量への単純な充電法

Ｒ Ｃ2Ｖｄｄ

22 ddR CVE 

2

0
4)(2 ddddddtotal CVQVdttiVE  


  22 22

2
1

ddddc CVVCE 

供給するエネルギー 蓄えられるエネルギー

損失するエネルギー＝蓄えられるエネルギー
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容量への高効率 充電法

Vdd
R

C

2Vdd
R

C

State1 State2

• 徐々に電圧を上げる→スイッチング損失が抑えられる
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Sw損失：

蓄積 エ
ネルギー：

ステップ１

Vdd
R

C

    



0 11 dttVVtiE outddR

Vout1

  



0

2
1

1
dttVV

R
outdd

   



0 11 dttVtiE outC

2

2
1

ddCV

  


















t
VtV ddout exp11

  










t

R

V
ti dd exp

)( RC

2
1 2

1
ddR CVE 

2
1 2

1
ddC CVE 

2

2
1

ddCV

ステップ１
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ステップ２

2Vdd

R
C

    



0 22 dttVVtiE outddR

Vout2

2

2
1

ddCV

  



0

2
2

1
dttVV

R
outdd

   



0 22 dttVtiE outC

2

2
3

ddCV

  ddddout V
t

VtV 


















exp12

 
 

R

tVV
ti outdd 22 


)( RC

2
2 2

1
ddR CVE 

2
2 2

3
ddC CVE 




















t
Vdd exp2












t

R

Vdd exp

Sw損失：

蓄積 エ
ネルギー：

ステップ２
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全体のロス & 蓄積エネルギー

21_ RRRTotal EEE 

2
ddCV

21_ CCCTotal EEE 

22 ddCV

スイッチ損失：

蓄積
エネルギー

：
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２つの充電方法の効率比較

2
_ ddRTotal CVE 

2
_ 2 ddCTotal CVE 

Sw損失：

蓄積エネルギー：

高効率

充電方法

単純な

充電方法

2
_ 2 ddRTotal CVE 

2
_ 2 ddCTotal CVE 

Sw損失：

蓄積エネルギー：

改善
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容量間の電荷伝送

エネルギー損失なしで 左から右は可能か

C C C

Q

C

Q
V2=V

V2=0
V1=0

Q = C V

V1=V

Q = C V

?
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容量間の電荷伝送

インダクタは優れた受動素子

エネルギー損失なしで 左から右は可能 !

C C C

Q

C

Q
V2=V

V2=0
V1=0

V1=V
?

C C
Q1 V2

V1

L  

IL

Q2

(1/2) C V1 + (1/2) C V2 + (1/2) L IL = 一定
2 22
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インダクタを用いて
損失なしでの昇圧、降圧の実現

エネルギー損失なしで 左から右は可能 !

C1 C2 C1

Q

C2

Q

V2=Vout
V2=0

V1=0

V1=Vin

C1 C2
Q1 V2

V1

L  

IL

Q2

C1 > C2       Vin < Vout 
昇圧

C1 < C2       Vin > Vout 
降圧
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インダクタ電流はどのようになるか。

17

インダクタの不思議

V > 0
L

I(0) > 0

time

I dI(t)/dt = V/L

0

電流は時間とともに
増加する

インダクタに蓄積されているエネルギー (1/2) L I 
時間とともに増加

2
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インダクタは低電位から高電位に
電流が流れ得る

インダクタの不思議

V > 0
L

I(0) < 0

time

I dI(t)/dt = V/L

0

電流は時間とともに
減少する

インダクタに蓄積されているエネルギー (1/2) L I 
時間とともに減少

2



4．オペアンプ回路の基礎

群馬大学 小林春夫

e-mail: koba@gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/lecture/lecture.html
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/analog-web/analogworkshop.html
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/gakkai.html

2020年12月23日（金）

1/A



センサインターフェース アナログ回路の重要性

英国ロンドンのテムズ川の流速を電磁流量計の原理
で

測定を試みる。（磁界は地磁気を利用）

出力電気信号が非常に小

フィルタリング・増幅する電子回路がない

測定不可

群馬大学 飯野俊雄先生 講演資料より

自動車に
多数の
センサ

マイケル
ファラデー
1971-1867
英国
化学者
物理学者

https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/news/pdf/2018/kiryu-diary(Faraday)2019-1-15.pdf 2/A

https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/news/pdf/2018/kiryu-diary(Faraday)2019-1-15.pdf


アナログは
アンプに始まりアンプに終わる

● オペアンプはアナログの基本

● オペアンプは一見脇役のような回路でも

「最後に回路全体の性能を決めるのは

オペアンプの性能」

ということをしばしば経験。

● アンプの回路に注意を払う

アナログのプロ

3/A



トランジスタによる信号増幅の
イメージ

窓のカーテンを開けると

部屋に太陽光が入ってくる

窓のカーテン： ゲート（門）

外の太陽： ソース（供給口）

部屋： ドレイン（排出口）

Id

+
Vgs -

Drain

Gate

Source

4/A



演算増幅器の歴史

演算増幅器

（オペアンプ, operational amplifier) は

アナログの基本

5/A



Operation Amplifier

Operational amplifier の用語はコロンビア大学の

ジョン・ラガツィーニ（John Ragazzini）教授により

1947 年に公表された論文で初めて使用。

複数の入力電圧にて，数学的な演算（Operation）

が可能である増幅器（Amplifier）を

Operational amplifier と定義．

（J. Ragazzini は

R. E. Kalman, E. I. Jury, L. A. Zadeh 等の師）
6/A



オペアンプ（演算増幅器）

群馬大学非常勤講師
中谷隆之先生資料より

https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/lecture/2018-6-6opamp.pdf 7/A



オペアンプ回路設計の先駆者
Bob Widlar （1937-1991)

フェアチャイルドセミコンダクター社で1960年代に活躍。

様々な世界初のアナログ設計を

行ない、後の業界標準となる。

世界初のICオペアンプμA702

μA741 の元となった LM101 

電圧レギュレータ μA723 

ワイドラー電流源

バンドギャップ電圧参照回路 等

8/A



抵抗だけでは信号を増幅できない。

入力 u(t) y(t)=
R4

R3+R4
u(t)R4

R3

+ +

--

出力

R4
R3+R4

< 1常に 出力信号は
入力信号より小さい

線形であるが信号を増幅できない。

9/A



信号増幅・線形電子回路の例

+
u(t) y(t)= - u(t)

R1
R2

R2
R1

オペアンプ

R2>R1 にすれば > 1             信号増幅
R2
R1

+
オペアンプ： トランジスタ, R, C 

から構成する。
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電流の加算・減算と電圧の加算・減算

電流加算
Iout = I1 + I2

電流減算
Iout = I1 - I2

I1 I2

Iout

I2

Iout

I1

電流の加算・減算： キリヒホッフ電流則により
配線の結線だけでよい。

電圧の加算・減算：
電流ほど簡単ではない。
オペアンプを
用いれば可能。
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オペアンプ (Operational Amplifier, 
演算増幅器)

● ゲイン A がきわめて大きい

Vout = A (Vip – Vim)

● 入力抵抗がきわめて大きい。 Ip = 0, Im = 0

● 出力抵抗がきわめて小さい

必要に応じて Iout がいくらでも供給できる。

+

Iout

Ip

Im

Vout
Vim

Vip
A

正電源 Vdd

負電源 Vss 12/A



オペアンプの動作 （１）

Vin

+
VoutVim

Vip=0

A
R1

R2I

I =                 =

Vout = A (0 – Vim) = - A Vim

Vin - Vim        Vim – Vout

R1                  R2
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オペアンプの動作 （２）

Vout                 R2                          R2

Vin                     + R1                    R1R1 + R2     
A

=

抵抗の比 (R2/R1) でゲインがきまる。

仮想接地 (Virtual Ground)

オペアンプのゲインAは大きければよい。

A    ∞

R2 Vin                         
(R1+R2) + A R1              

Vm = 
A    ∞

0

14/A



オペアンプの動作 （３）

Vin

+
VoutVim

Vip=0

A
R1

R2I

Vout = ー

Vim = 0

I = 

R2
R1

Vin
R1

Vin

Vout

0

Vin

広い入力範囲Vin
にわたって線形
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オペアンプの動作 （４）

Vin

+
VoutVim

Vip=0

A
R1

R2I

R1, R2 抵抗の絶対精度ではなく
比精度が重要

16/A



オペアンプの動作 （５）

オペアンプのゲインA=10,000 のとき
入力 Vip – Vim = 1[V] のとき
出力 Vout = 10,000[V] か？

答えは No !

Vip-Vim

Vout

0

Vip – Vim = 0 (仮想接地)

であることに注意。
Vip – Vim =0 近辺でのみ
ゲインが高い（傾きが10,000) オペアンプの特性

17/A



オペアンプの動作 （６）

Vip-Vim

Vout

0

オペアンプの特性
● 非線形
● 入力ゼロ近辺でのみ

ゲインAが大きい

+

Vin Vout
R1

R2

オペアンプ

Vin

Vout

0

オペアンプを用いた回路
● 広い入力範囲にわたって

一定ゲイン、線形
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オペアンプの使用法 （１）

入力信号の（反転）増幅

Vin

+
VoutA

R1

R2

GND

Vin

Vout

0R2
R1

Vout = - Vin
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オペアンプの使用法 （2）

入力信号の反転

Vin

+
Vout = - VinA

R

R

GND

R2
R1

Vout =

Vin

Vin

+
A

R2

GND

R1

+
A

R

GND

R
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オペアンプの使用法 （３）

入力信号の（非反転）増幅

Vin

Vout

0

Vin +
VoutA

R1

R2

GND
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オペアンプの使用法 （３）

入力信号の（非反転）増幅の動作

Vin +
VoutA

R1

R2

GND

Vx=Vin

I = Vin/R1
= Vout / (R1+R2)

Vx
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負帰還の動作 (Vx=Vin になる説明）

  A
Vout-

+

R1

R2

Vin
+
Vi
-

Vx

Vx < Vin のとき

Vout = A (Vin – Vx)

Vx 

  A
Vout-

+

R1

R2

Vin
+
Vi
-

Vx

Vx > Vin のとき

Vout = A (Vin – Vx)

Vx 
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プログラマブルゲイン増幅器
問題： 左、右の回路のゲインを求めよ

Vin + Vout
A

R3

R1

GND

R4

R1

R2

Vin + Vout
A

R3

R1

GND

R4

R1

R2
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オペアンプの使用法 （4）

２つの入力電圧の加算

+
VoutA

RO

GND

RinVinA

RinVinB

Ro
Rin

Vout = - (VinA + VinB)
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オペアンプの使用法 （4）

２つの入力電圧の加算の動作

+
VoutA

RO

GND

RinVinA

RinVinB

IA

IB

Iout

① IA=VinA / Rin, IB=VinB / Rin ：オームの法則で電圧を電流に変換

② IA +  IB ＝ Iout : キリヒホッフ電流則で電流加算

③ Vout = - Ro Iout ：オームの法則で電流を電圧に変換

等価的

GND
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オペアンプの使用法 （5）

２つの入力電圧の減算

+
VoutA

R2

R1VinA

R1VinB

R2

R1
Vout = - (VinA - VinB)

R2
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オペアンプの使用法 （5）

２つの入力電圧の減算の動作

+
VoutA

R2

R1VinA

R1VinB

R2

V’M

VM

IA

IB

VM = [R2/(R1+R2)]  VinB

V’M = VM

IA = (VinA – V’M)/R1 = (V’M – Vout) 28/A



オペアンプ回路解析 早わかり

● 負帰還（Negative Feedback)：

出力はほとんど必ずマイナス入力に

戻されている。

プラス入力側に戻されていたら、

その回路は（特別な場合を除き）誤り。

● 仮想接地（Virtual Ground):

プラス入力 ＝ マイナス入力

として解析する。
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オペアンプの使用法 （６）

複数入力電圧の積和演算の動作

+
VoutA

RO

GND

RAVinA

RBVinB

RDVinD

RCVinC

VinA

RA
Vout = - Ro (         +        +         +         )       VinB

RB

VinD

RD

VinC

RC
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オペアンプの使用法 （６）

複数入力電圧の積和演算

+
VoutA

RO

GND

RAVinA

RBVinB

RDVinD

RCVinC

等価的

GNDIA

IB

IC

ID

IOUT

IOUT = IA + IB + IC + ID
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オペアンプの使用法 （７）

入力信号の積分

+
A

R

GND

C

Vout (t)
Vin (t)

1
RC

Vout (t) = - Vin (p) dp

t

C は電荷蓄積

積分要素
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オペアンプの使用法 （７）

入力信号の積分の動作

+
A

R

GND

C

Vout (t)
Vin (t)

+
+

-
-

Q(t)

Iin(t)

Q(t) =    Iin(p) dp  = - C Vout(t) 

Iin(t) = Vin(t)/R

t

等価的

GND
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余談： 容量C 英語では？

正解 Capacitor (キャパシタ）

高校・大学の物理・電子回路・電気回路の教科書
容量Cを 「コンデンサ」 と表記。 不適切
英語の教科書・論文では「capacitor」を使用
３０年前に米国の大学（電気電子工学科） condenser の語を使用
米国人はぎょっとして
「お前は何という英語を使うんだ。 condenser はパワーエレクトロ
ニクスで使う非常に大きい蓄電器くらいにのみ使うだけだ。
電子回路・電気回路 では capacitor を使うんだ」と言われる。
英語の教科書・論文を見ると全部capacitor の使用に気が付く
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オペアンプの使用法 （８）

入力信号の微分

+
A

GND

C

Vout (t)
Vin (t)

d
dt

Vout (t) = - RC       Vin (t) 

R

微分はノイズに弱い：
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オペアンプの使用法 （８）

入力信号の微分の動作

+
A

GND

C

Vout (t)
Vin (t)

R
Iout(t)

Q(t)

+
+

-
-

等価的

GND

Q(t) = C Vin(t) =   Iout(p) dp 

Iout(t) = - Vout(t)/R

t
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時間積分、時間微分の意味

時間積分： 過去の蓄積

現在の信号の演算： 現在

時間微分：近未来の予測
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時間積分、時間微分の意味

時間積分： 過去の蓄積

現在の信号の演算： 現在

時間微分：近未来の予測

わかりやすく例えれば

別れても好きな人

別れても次の人
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次元解析 (Dimension Analysis)
左右両辺の「次元」は等しい

RC ： 時間の次元 （時定数, time constant)

電圧

電圧

電圧

電圧

時間

時間

時間

時間

左右両辺とも
次元は「電圧」
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受動アナログフィルタ回路
信号は増幅しない

● 低域通過フィルタ（Low Pass Filter: LPF)

ノイズ成分を除去し、なめらかな信号を取り出す。

● 高域通過フィルタ（High Pass Filter: HPF)

変動の激しい信号を取り出す。

VoutVin R

C

VoutVin

RC

積分回路

微分分回路
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能動アナログフィルタ回路
入力信号を増幅する

伝達関数 Vout(ω)/Vin(ω)

直流入力(ω=0)のとき
利得 H(0) = (R4 R6)/(R1 R5) 

1より大きくできる（信号を増幅できる）
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オペアンプの使用法 （９）

ボルテージ・フォロワ回路

Vin +
VoutA

Vout = Vin   電圧利得 1

Pin < Pout 電力利得 １より大

Iin=0

Iout

ここで Pin = Vin Iin
Pout = Vout Iout

Iout > 0 の場合
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オペアンプの使用法 （９）

ボルテージ・フォロワ回路の動作

Vin +
VoutA

∴ A>>1 のとき Vout ≒ Vin   電圧利得 1

Iin=0

Iout

Vout =A (Vin – Vout)

Vout = [A/(1+A)] Vin = [1/(1+(1/A))] Vin
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バッファ回路
Vout1 と Vout2 は等しくない。

Vin R1

GND

R2

R3

GND

R4

+Vin R1

GND

R2

R3

GND

R4

Vout1

Vout2
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バッファ回路
Vout1 と Vout2 は等しくない。 なぜ？

Vin R1

GND

R2

R3

GND

R4

+Vin R1

GND

R2

R3

GND

R4

Vout1

Vout2 =
[R1/(R1+R2)] x
[R3/(R3+R4)] x Vin

I3
I2

I1

I4 I5

I1=I2 + I3
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バッファ回路
後段回路の電流の面倒を見る

回路1
V1 V2

V2 = f(V1)

回路2
V3 V4

V4 = g(V3)

回路1
Vin

回路2
Vout 一般には

Vout = g(f(Vin))

のとき

IM =0 の場合

回路1
Vin

回路2
Vout

IM

I=0 IM

Vout = g(f(Vin))
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オペアンプの使用法 （１０）

計装増幅回路

+
R

+

R’ R1

+

R’ R1

R2

R2

GND

Vout

V1

V2

Vout = (1 +      )       (V2 – V1)2R’
R

R2
R1

「高入力インピーダンス」で
前段にバッファ回路不要
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計装増幅回路 動作解析 1

+
R

+

R’ R1

+

R’ R1

R2

R2

GND

Vout

V1

V2

V1

V2
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計装増幅回路 動作解析 2

+
R

+

R’ R1

+

R’ R1

R2

R2

GND

Vout

V1

V2

V1

V2

Va

Vb
I

I = [V1-V2]/R = [Va-V1]/R’ = [V2-Vb]/R’
Va, Vb を
V1, V2, R, R’ で
表現 49/A



計装増幅回路 動作解析 3

+
R

+

R’ R1

+

R’ R1

R2

R2

GND

Vout

V1

V2

V1

V2

Va

Vb

Vm
I’

I’ = [Vb-Vm]/R1 = [Vm-0]/R2  

Vm を
Vb, R1, R2 で
表現 50/A



計装増幅回路 動作解析 4

+
R

+

R’ R1

+

R’ R1

R2

R2

GND

Vout

V1

V2

V1

V2

Va

Vb

Vm

I’’

I’’ = [Va-Vm]/R1 = [Vm-Vout]/R2  

Vout を
Va, Vm, R1, R2 で
表現

Vm
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対数計算
非線形アナログ演算

+
A

GND

Vout
RVin GND

I

+
- Vbe

等価的

GND

I = Vin / R

I = Is exp(Vbe/VT)

Vout = - Vbe

Vout = -VT ln (Vin/(Is R))

VT = kT/q (熱電圧）
Is: 飽和電流
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ヒステリシス付比較器
出力をプラス側入力にフィードバック（正帰還）

Vin

+
VoutA

R1

R2

GND

正電源 Vdd

負電源 Vss

2
21

2
2

1
21

2
1

OS

OS

V
RR

R
V

V
RR

R
V









 Vdd

Vss

Vin

Vout

Vdd

Vss

Vs1

Vs2
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ヒステリシス付比較器の動作（１）
出力をプラス側入力にフィードバック（正帰還）

Vip-Vim

Vout

0

Vdd

Vss

オペアンプ
開ループ特性

VM

Vin = Vss のとき
Vout = Vdd
VM = [R1/(R1+R2)] Vdd = Vs1 Vin

Vout

Vdd

Vss

Vs1

Vs2

Vin < Vs1 で Vout =Vdd
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ヒステリシス付比較器の動作（2）
出力をプラス側入力にフィードバック（正帰還）

Vip-Vim

Vout

0

Vdd

Vss

オペアンプ
開ループ特性

VM

Vin = Vdd のとき
Vout = Vss
VM = [R1/(R1+R2)] Vss = Vs2 Vin

Vout

Vdd

Vss

Vs1

Vs2

Vin > Vs2 で Vout =Vss
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マルチバイブレータ
Multi-Vibrator 各部の波形

Vo

+

ｰ

R2

R1

C

R

A

B

C

CR
RR

R





21

1

A点

Ｂ点

Ｃ点

τ

弛張発振回路 （Relaxation Oscillator)
演習： なぜ下記の動作になるかを説明せよ
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反転増幅回路と非反転増幅回路の比較
両方使われている

● 反転増幅回路
Iin = Vin/R
ゲインが負
オペアンプ入力電圧が

Vin に依存しない
（オペアンプ設計が容易）

● 非反転増幅回路
Iin=0 (前段にバッファ回路不要）
ゲインが正
オペアンプ入力電圧がVin
(オペアンプ設計が難）
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演習問題1

General impedance converter （GIC)

GIC部分はインダクタLと等価になる。
Lを R2, C2, R3, R4, R5 で表せ
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演習問題２

General impedance converter

Vin(t) と Vout(t) の関係を求めよ

（GIC)
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演習問題 ヒント

VaVaVa

I1 I2 I3

Vc
Vb

I3 = [Va-Vout]/R5

= [Vc-Va]/R4

I2 = [Va-Vc]/R3
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アナログ・コンピュータ （１）

● オペアンプを用いたアナログ回路で

微分方程式を解く回路。

● デジタルに比べて高速に演算ができる。

● 精度・汎用性の点で

現在はデジタル・コンピュータが全盛。

● 一部にアナログ・コンピュータ的技術が

使われうる。
https://ja.wikipedia.org/wiki/%E3%82%A2%E3%83%8A%E3%83%AD%E3%82%B0%E3%82%B3%E3%83%B3%E3%83%94%E3%83%A5%E3%83%BC%E3%82%BF
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アナログ・コンピュータ （２）

例題1: 微分方程式 入力 u(t), 出力 x(t)
d
dt x(t) + a・x(t) = b・u(t)

x(t) = b・u(t) - a・x(t) 
d
dt

積分回路u(t)

x(t)

d
dt x(t)

- a

b

ブロック図
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アナログ・コンピュータ （３）

a> 0, b>0 のとき オペアンプ回路での実現例

u(t)

+
A

R1

+
A

R

GND

R

R2

問題： a, b と R1, R2, C の関係を求めよ。

C

x(t)

GND

- x(t)
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アナログ・コンピュータ （４）

例題1: 微分方程式 入力 u(t), 出力 x(t)

x(t) + a1 x(t) + a0・x(t) = b・u(t)
d

dt

2

d

dt

2

2

d
dt x(t)

積分
回路

u(t)
x(t)

b 積分
回路- a1

- a0

ブロック図

問題：
オペアンプでの実現回路を示せ。

d
dt

x(t)2
2
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付録1-1

オペアンプの安定性
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フィードバック制御

自動制御の基本

外乱

目標値 制御量

制御装置 制御対象

偏差 操作量

Negative feedback(負帰還)
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フィードバック制御の利点

①外乱の影響の除去

②制御対象の特性変動の除去

③不安定なシステムの安定化

example:飛行機

・悪天候の中を方向、高度、スピードを

一定に保つ

・制御しなければ墜落（不安定なシステム）
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フィードバック制御の注意点

 フィードバック制御により安定なシステムが
不安定になることがある。

システムの安定性の理論が必要
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動作の流れ

 （例）車の運転

目標

比較 判断操作 制御対象 結果

結果 観測 比較 判断 操作
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Ｆｅｅｄｂａｃｋの種類

目標 差 システム 結果

ー

Negative Feedback（負帰還）

目標 和 システム 結果

+

Positive Feedback（正帰還）
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Positive Feedbackの例

・悪循環 ・好循環

・口論 ・酒の注ぎあい

 自動制御では「フィードバック」は

Negative Feedbackのこと。

cf.電子回路ではPositive Feedbackも

積極的に利用されている。
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フィードバック制御により不安定になる例

 化学プラント

薬品

Ａ Ｂ

流速
v[m/s]

l [m]

バルブの開閉によって薬品濃度を一定

AB間の時間遅れl/v[s]

濃度計

水

バルブ
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続き（１）

 時間遅れがあることを知らない人が、

このプロセス（バルブの開閉）を

手動で制御する場合を考える。

目標値 バルブ開閉 濃度
人 プロセス

濃度計で計測

+
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続き（２）

濃度が目標値より低かったとする。

・バルブを少し開け、濃度を上げようとする。

・ しかし、時間遅れ（無駄時間）l/v[s]がある
ので濃度計の出力は最初は少しも上がない
。

・そこでバルブをどんどん開ける。

・l/v[s]後に急に濃度が増し、目標値を越え
て行き過ぎてしまう。
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続き（３）

計測濃度

これは「シマッタ」と思い、バルブを閉め始める。

濃度はすぐには下がらない。

いつまでたっても濃度は目標値に整定しない。

不安定

時間l/v 3・l/v 2・l/v 

目標値
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時間遅れが大きいィードバック系
ほど不安定になりやすい

時間遅れ

τ

f (t) f (t- τ)

f (t) f (t- τ)

τ
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オペアンプの安定判別：
フィードバックと安定性

安定なシステムにフィードバックをかける。

安定にも不安定にもなりうる。

不安定なシステムにフィードバックをかける。

安定にも不安定にもなりうる。

システム
入力 出力

システムの
遅延が大

不安定に
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ナイキストの安定判別の
問題設定（１）

安定なシステムG(jw)にフィードバックをかける
。

安定な
システム
G(jw)

入力 X 出力 Y

周波数伝達関数G(jw)から、
フィードバックをかけた
システム全体の安定性を判定する。

システム全体は安定 ？
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ナイキストの安定判別の
問題設定（２）

周波数伝達関数G(jw)は測定データ
（ボーデ線図、またはベクトル線図）
で与えられる。

安定な
システム
G(jw)

入力 X 出力 Y

システム全体は安定 ？
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典型的システムの周波数特性
（ゲイン特性、位相特性）

多くの（安定な）システムでは周波数w が大きくなると
ゲイン|G(jw)| が小さくなる、
位相 G(jw) がマイナスの値で大きくなる。

log ω
ゲイン
20log|G|
[dB]

log ω

0

位相
G

G(jw)

cos(wt) |G|cos(wt+  G)
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位相遅れπの周波数で
ゲインが１の場合

ある周波数w=w0で = -π のとき
|G(jw0)| =1 の場合、
フィードバックシステムは周波数w0で発振する。

cos(w0t)
cos(w0t-π) 

= - cos(w0 t)

G(jw0)

cos(w0t)
0

-
cos(w0t)G(jw)

G(jw)
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位相遅れπの周波数で
ゲインが１より小さい場合

ある周波数w=w0で = -π のとき
|G(jw0)| <1 の場合、
フィードバックシステムは安定である。

cos(w0t)
Acos(w0t-π) 

= - Acos(w0 t)

G(jw0)

K cos(w0t)
0

- AKcos(w0t)
G(jw)

G(jw)
|A|<1
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位相遅れπの周波数で
ゲインが１より大きい場合

ある周波数w=w0で = -π のとき
|G(jw0)| > 1 の場合、
フィードバックシステムは不安定である。

cos(w0t)
Acos(w0t-π) 

= - Acos(w0 t)

G(jw0)

K cos(w0t)
0

- AKcos(w0t)
G(jw)

G(jw)
|A|>1
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ゲインの線形表記の場合の
安定判別

ある周波数w=w0で = -π のとき

(I) |G(jw0)| < 1 の場合、
フィードバックシステムは安定である。

(II) |G(jw0)| = 1 の場合、
・・ 安定限界である。

(III) |G(jw0)| >  1 の場合、
・・ 不安定である。

G(jw0)
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ゲインのdB表記の場合の
安定判別

ある周波数w=w0で = -π のとき

(I) 20 log |G(jw0)| < 0 [dB] の場合、
フィードバックシステムは安定である。

(II) 20 log |G(jw0)| = 0 [dB] の場合、
・・ 安定限界である。

(III) 20 log |G(jw0)| > 0 [dB] の場合、
・・ 不安定である。

G(jw0)
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ボーデ線図による安定判別（1）

ある周波数w=w0で = -π のとき
20 log |G(jw0)| < 0 [dB] の場合、

フィードバックシステムは安定である。

G(jw0)

log ω

ゲイン
20log|G|
[dB]

log ω
0位相

G

0[dB]

-π

log ω0
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ボーデ線図による安定判別（２）

ある周波数w=w0で = -π のとき
20 log |G(jw0)| = 0 [dB] の場合、

フィードバックシステムは安定限界である。

G(jw0)

log ω

ゲイン
20log|G|
[dB]

log ω
0位相

G

0[dB]

-π

logω0
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ボーデ線図による安定判別（３）

ある周波数w=w0で = -π のとき
20 log |G(jw0)| > 0 [dB] の場合、

フィードバックシステムは不安定である。

G(jw0)

log ω

ゲイン
20log|G|
[dB]

0[dB]

log ω
0位相

G
-π

logω0
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ベクトル線図による安定判別（１）

ある周波数w=w0で = -π のとき
|G(jw0)| < 1 の場合、

フィードバックシステムは安定である。

G(jw) のベクトル線図が
(-1, 0) の内側を通るとき
フィードバックシステムは安定。

G(jw0)

(-1, 0)

Imaginary

Real
G(jw0)
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ベクトル線図による安定判別（２）

ある周波数w=w0で = -π のとき
|G(jw0)| = 1 の場合、

フィードバックシステムは安定限界である。

G(jw) のベクトル線図が
(-1, 0) 上を通るとき
フィードバックシステムは
安定限界。

G(jw0)

(-1, 0)

Imaginary

RealG(jw0

)
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ベクトル線図による安定判別（３）

ある周波数w=w0で = -π のとき
|G(jw0)| > 1 の場合、

フィードバックシステムは不安定である。

G(jw) のベクトル線図が
(-1, 0) の外側を通るとき
フィードバックシステムは
不安定。

G(jw0)

(-1, 0)

Imaginary

RealG(jw0

)
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付録1-2

ご参考までに読んでみてください
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オペアンプはアナログのμＰ

マイクロプロセッサ： プログラムの変更で

様々なデジタル処理が可能

オペアンプ： 周辺回路の変更で

様々なアナログ処理が可能

半導体メーカー：

マイクロプロセッサ、オペアンプを大量生産

「多品種少量生産」を避けられる
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オペアンプ技術開発

オペアンプの日本メーカー

技術系役員の方

「オペアンプの技術革新は今も活発。

方向は簡単。性能を理想のオペアンプに

いかに近づけるかである。」

実際のオペアンプ性能は

理想のオペアンプ性能に劣る。
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オペアンプの技術革新

● 低コスト化 （バイポーラからＣＭＯＳへ）

● 低電源電圧動作

● 低消費電力化

● 高周波化

● 高ゲイン化

● 低ノイズ化

● 大電流出力化

アプリケーションに依存
95/A
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２０世紀で電子回路分野での最大の発明

負帰還回路

今日、負帰還の原理は一般的である

電子回路のみならず、さまざまなシステムに利用

当時であればとてつもなく新鮮な考え方であった

負帰還が発明される歴史を追ってゆく

発明者が原理を思いついたのは
“ひらめき”ではなく専門的な思考ゆえ
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演算増幅器と負帰還

● 演算増幅器の応用のほとんどは，負帰還を利用したもの。

● 演算増幅器と負帰還を組み合わせた負帰還増幅器

- 増幅器の性能を大幅に向上。

- 1927 年にハロルド・ブラック氏により発明．

● 負帰還増幅器の不適切な設計は，

発振のような不安定な動作を引き起こす。

● 適切な設計法の理論がない。

● そこで，実用的な負帰還増幅器を設計するため，

ナイキストの安定判別法（Nyquist criterion）

ボーデ線図（Bode plots）が考案された。
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負帰還増幅器の発明者

ハロルド・ブラック 1898-1983

 電話産業ウエスタン・エレクトリックに在籍
（※ウエスタン・エレクトリックはベル研究所で

有名なAT&T社の製造部門）

 負帰還の発明者

 生涯特許は347件
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負帰還増幅器発明の時代背景

1910年代の米国通信業界は活気に溢れていた。
● ３極管の発明
● 大陸横断電話伝送システムにも使える

高真空度の真空管が開発
● マルコニー無線会社とアームストロングが

再生回路を試験
● ベル電話会社の創業者アレクサンダー・ベルが

ニューヨークとサンフランシスコ間を結ぶ
世界初の大陸間横断通話を公開
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負帰還回路発明の動機
せっかくトランジスタを使って増幅するのに

その増幅度を制限してしまう

長距離電話網で、

「真空管が切れても動くrepeater を作れ」の要請。

Harold S. Black 1898-1983

1920年 Western Electric 社 電話産業

電話伝送システムの改善
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フィードフォワード増幅器
増幅器の出力から歪みを取り去ることを考えだす。
原因が非直線性であれ、真空管のゲインの変化であれ、
それを取り出して除去することを追求。
出力から入力と同じ振幅で引き算。
そのためには歪みを別の増幅器を通して、
出力でキャンセルする。
出力側のトランスかブリッジ回路で加えて取り除く回路。
実験では歪みは従来の40dB 減となる。
この方式をフィードフォワード増幅器と名づけ特許出願。
が、この方法では一日中誰かが調整しなければならない。
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負帰還のアイデアと実現

1927 年８月２日のこと、突然、ブラックに

負帰還のアイデアがひらめいた。

ニュージャージーからニューヨークへ通勤する

フェリーボートの中で、

増幅器の出力を入力に、逆相でもどし、

出力から歪みをキャンセルでする方法を思いつく。

小林 注） 「制御工学での フィードバック制御とは
異なる発想から生まれた」との印象を持ちます
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Harold Black 氏の
負帰還増幅回路を思いついた際の記述

Then came the morning of Tuesday, August 2, 1927, when the concept of the negative
feedback amplifier came to me in a flash while I was crossing the Hudson River on the
Lackawanna Ferry, on the way to work. For more than 50 years I have pondered how and

why the idea came, and I can ’ t say any more today than I could that morning.

All I know is that after several years of hard work on the problem, I suddenly realized that

if I fed the amplifier output back to the input, in reverse phase, and kept the device from

oscillating (singing, as we called it then), I would have exactly what I wanted: a means

of canceling out the distortion in the output. I opened my morning newspaper and

on a page of The New York Times. I sketched a simple diagram of a negative feedback

amplifier plus the equations for the amplification with feedback. I signed the sketch, and

20 minutes later, when I reached the laboratory at 463 West Street, it was witnessed,

understood, and signed by the late Earl C. Bleassing.

I envisioned this circuit as leading to extremely linear amplifiers (40 to 50 dB of negative
feedback), but an important question is: How did I know I could avoid self-oscillations over
very wide frequency bands when many people doubted such circuits would be stable?

My confidence stemmed from work that I had done two years earlier on certain novel
oscillator circuits and three years earlier in designing the terminal circuits, including the

filters, and developing the mathematics for a carrier telephone system for short toll circuits.103/A



負帰還増幅回路

＋

－

A
入力 出力

入力に出力を逆相で戻す
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負帰還の効果1

増幅器の特性変動に左右されない
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負帰還の効果2
e

• 増幅器出力のひずみ(e)を低減
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その後の発展

数年後にはナイキスト

が負帰還増幅器の不安定をさける手法を解析し、

ボード（Heinrich Bode、1905 ― 1982）が

システム的手法を編み出した。

ようやく負帰還回路の理論が確立したことになる。

やがて、ベル研所長のKelly の言うように、

「負帰還はあらゆる目的につかわれる増幅器に

採用されるだろう」は現実のものとなっていく。
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オペアンプでの負帰還の効果

歪低減、精度改善

入力インピーダンス増加

出力インピーダンス軽減
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演算増幅器の使用法

演算増幅器を応用する際には，

ほかの素子と組み合わせて

所望の機能を実現する．

素子の接続方式で分類

負帰還の応用： 増幅器，レギュレータ

正帰還の応用： 発振回路、ヒステリシスコンパレータ

帰還なしの場合： コンパレータ
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Harry Nyquist (AT&T, 1889-1976)

1927年 米国ベル研究所 Harold Black により、

Negative Feedback による電子管増幅器が考案される。

出力から入力へのフィードバック量により増幅器が

安定、不安定になることが経験される。

1932年 Nyquist によりこの問題が理論的に検討され、

安定になるための条件が明らかになる。

電気通信の技術課題を解決するためのもの

安定判別は詳しくは３年前期の「制御工学I」で学びます。

（ナイキストの安定判別）
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Harry Nyquist

Nyquist plot
Nyquist–Shannon sampling theorem 

Nyquist frequency
Nyquist stability criterion
Nyquist ISI criterion
Johnson–Nyquist noise

名前が残る多くの研究業績
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熱ノイズ
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現実の回路では
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5．スイッチドキャパシタ回路

群馬大学 小林春夫

e-mail: koba@gunma-u.ac.jp
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スイッチド・キャパシタ回路

R = T / C

● 容量 C と スイッチで
等価的に抵抗 R を実現

● MOSスイッチ使用
● バイポーラでは実現困難
● 米国カルフォルニア大学
の大学院生が考案

● 多くの製品に使用。

R

clk

clk

clk

clk C

V1 V2

T: clk 周期

時間
clk
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スイッチド・キャパシタ回路の
動作原理（バタフライ型）

C
V1 V2

Q=0

C
V1 V2

+
+

-
-

Q=C (V1 – V2)

clk=low
のとき

clk=high
のとき

時間Ｔに電荷
Q＝C (V1 - V2)
が流れる。

I =      (V1 - V2)

=     (V1 – V2)

∴ R = 

C
T

1
R

T
C
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スイッチド・キャパシタ回路を
用いた積分回路（バタフライ型）

+
A

GND

C

R

Vout 

Vin

A

C2

Vout

Vin

+

C1

R

時定数
T (C2 / C1)

時定数
R C
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なぜスイッチド・キャパシタ回路
を用いるのか？

● スイッチド・キャパシタ積分回路 時定数T (C2 / C1)
- クロック周期Tで制御可能
- 集積回路内では C2 / C1 は高精度に実現可能
集積回路内では 絶対精度は良くないが

比精度は良い。
- C2 / C1 の値は温度が変化しても一定

● 連続時間積分回路 時定数 RC
- 集積回路内でRC の値の高精度な実現が困難
- RC の値は温度が変化すると変わる。
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デジタル回路、アナログ回路、
スイッチド・キャパシタ回路

時間レベル 連続 離散
振幅レベル

連続

離散 デジタル

アナログ
スイッチド
キャパシタ

● デジタル信号：
信号レベルの量子化（離散信号レベル）
時間レベルの量子化（離散時間）

● スイッチド・キャパシタ回路
離散時間アナログ回路

PWM等
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スイッチトキャパシタ回路
 ＭＯＳ集積回路技術では、

帰還増幅器の受動素子として抵抗の代わりに

キャパシタが用いられることが多い。

 Ｃは集積回路内の最も特性の良い受動素子。

 Ｃに扱うアナログ信号に比例した電荷を保存。

 MOS をキャパシタに接続するスイッチとして動作。

 MOSのゲート電流ゼロ（漏れ電流なし）。

 離散時間信号処理を実現。
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スイッチドキャパシタ vs.
連続時間積分器

 離散時間積分器
 時定数が安定

- 容量比で決定

- クロック周期Tで制御可

 消費電力大

 低速・低周波信号しか扱えない

 連続時間積分器
 時定数がチップ毎にばらつく

- 調整回路が必要

 低消費電力

 高速・高周波信号を扱える
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スイッチド・キャパシタの動作原理
（クロール型）

Ｃｌｋ＝ｌｏｗ

のとき

Ｃｌｋ＝ｈｉｇｈ

のとき

Ｖ１

Ｖ１

Ｖ２

Ｖ２

Ｑ＝ＣＶ1

Ｑ＝- Ｃ Ｖ2

+
+

+
+

-
-

-
-
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スイッチド・キャパシタ回路
（クロール型）を用いた積分回路

Vout

Vin

問題： この回路を解析し、積分器であることを示せ
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付録

ご参考までに読んでみてください

11/B



MOSアナログ回路

ー バイポーラのほうが高性能アナログ回路を

実現しやすい。

ー デジタルと１チップ化、低コスト化が可能なため

CMOSアナログ回路の研究・実用化。

ー スイッチド・キャパシタ回路は

MOSでしか実現できない。

http://techon.nikkeibp.co.jp/article/NEWS/20121017/246161/
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LSIでCMOSは主流のデバイス

半導体デバイスの歴史

バイポーラトランジスタ

PMOS： 低コスト

NMOS： PMOSより高速

CMOS (PMOS+NMOS)： 低消費電力

注） BiCMOS (Bipolar + CMOS) 

高コストのため主流にならず

CMOSは究極のデバイス。
すべてのデバイスは
CMOSに収束する。
（東工大 松澤昭先生）
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１個のトランジスタからなる基本増幅段
CMOSとバイポーラとの比較

バイポーラ特徴項目 ＣＭＯＳ

デジタルとの混載
トランスコンダクタンスＧｍ
入力抵抗
雑音
ドライバビリティ
遮断周波数 ｆＴ
その他

容易
低い
∞
大きい（1/f雑音）
小さい
高い
ＡＳＩＣ向き

困難
高い
低い
小さい
大きい
高い
低雑音、高ゲイン向き

MOS は特性の製造ばらつき大
MOS のモデリングは複雑

14/B



LSI分野での低コスト化の重要性

性能重視

軍事

計測器 信頼性

車載

産業応用

コスト重視 医療機器

民生用
市場 大

15/B



「低コスト」「低価格」が世界を変えた

16/B



なぜ大学でCMOSアナログか
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6．AD/DA変換器の基礎

群馬大学 小林春夫

e-mail: koba@gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/lecture/lecture.html
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/analog-web/analogworkshop.html
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/gakkai.html

2020年12月23日（水）
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アナログ信号とデジタル信号

アナログ信号

連続的な信号

例： 自然界の信号（音声、電波）、アナログ時計

「坂道」

デジタル信号

離散的・数値で表現された信号

例：コンピュータ内での２進数で表現された信号

デジタル時計

「階段」

3/C



デジタル信号の特徴（１）
時間の量子化（サンプリング）

― アナログ信号

● サンプリング点

Ts = 2π / ωs

一定時間間隔のデータを取り、間のデータは捨ててしまう。

4/C



デジタル信号の特徴（２）
空間の量子化（信号レベルの数値化）

― アナログ信号

― デジタル信号

Ts = 2π / ωs

デジタル信号はアナログ信号レベルを
四捨五入（または切り捨て）

5/C



サンプリング周期 Ts

サンプリング速度（周波数） fs = 1/Ts

Ts                    fs

1s                       1Hz
1ms                    1kHz
1μs                     1MHz
1ns                      1GHz

例えば 1ms (1000分の１秒）
電子回路分野の感覚では 「気の遠くなるような長い時間」

6/C



AD変換器の分解能

― アナログ信号

― デジタル信号

Ts = 2π / ωs

0 – 7 の8レベル： 2の3乗＝8 3ビットの分解能

0 – 255 の256レベル： ２の8乗＝256 8ビットの分解能

0 – 1023 の1024レベル： ２の10乗＝1024 10ビットの分解能

よく用いられるAD変換器の分解能

信号 ２進

レベル 4 2 1

0 0 0 0      

1 0 0 1

2 0 1 0

3 0 1 1

4 1 0 0

5 1 0 1

6 1 1 0

7 1 1 1
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ｔ

（ａ）アナログ入力

（ｂ）標本化

ｔＴ

MSB

１１１

１１０

１０１

１００

０１１

０１０

００１

LSB

ｔ

ｔ

（ｃ）量子化

（ｄ）量子化雑音

１
１
０

１１１１

１
１

１
１

１
１

１
１

１
１
０

０
１
１

０
１
０

０
０
１

０
０
１

０
０
１

０
０
１

０
１
０

MSB

LSB

（ｅ）符号化
ｔ

ｱﾅﾛｸﾞ値を

ﾃﾞｼﾞﾀﾙ値に当てはめる

アナログ -> デジタル 変換波形
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デジタル信号処理システムと
AD/DA変換回路

AD DA

変換器 変換器

AD変換器： アナログ・デジタル変換回路

DA変換器： デジタル・アナログ変換回路

（重要） 自然界の信号は全てアナログ

ex. 音声、電波、電圧、電流、

アナログ回路が不要になることはない！！

アナログ アナログデジタル デジタル

デジタル
信号処理
チップ
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ADC と DACの重要性
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デジタル技術をささえる
ＡＤ/ＤＡ変換器

サーボ
ビデオ

音

圧力

温度

自然界の信号は
アナログ

LSIでの信号処理は
デジタル

SOC:
System On a Chip

12/C



ＡＤ変換器の熾烈な研究開発競争

10ビットビデオ用AD変換器のチップ面積推移

1

10

100

1980 1985 1990 1995 2000 2005

チ
ッ
プ
面
積

(mm2)

年

半導体プロセス、アーキテクチャ、回路構成の進歩により
性能向上スピードがデジタルＬＳＩ以上。

武蔵工大
堀田先生
作成資料
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群馬大と半導体メーカーの共同研究開発

CMOS A/D変換器

三洋電機との共同開発

ルネサステクノロジ社との
共同開発

14



計測制御機器とAD変換器

計測器（電子計測器）

制御システム（ファクトリーオートメーション）：

アナログ回路は重要

デジタルオシロスコープ内のAD変換器

例:

15/C



DA変換器
(Digital to Analog Converter)

離散的なデジタル値を連続的なアナログ信号に

変換する回路

16/C



DACは広く使用されている

通信機器
（送信機部）

電子計測器
（信号発生器）

オーデオ機器

17/C



電流型２進重み付け
DA変換回路 （回路）

8I

D1

I2I

D3 D0

4I

D2

R

デジタル入力

Vout  
アナログ出力

●メリット

・回路規模が小さい

・サンプリング速度が速い

●デメリット

・グリッチが大きい

・入出力間の単調性が

確保出来ない

18/C



電流型２進重み付け
DA変換回路 （動作）

8I

D1

I2I

D3 D0

4I

D2

R
Vout 

=3 I R3I

例: 入力データが3のとき

8I

D1

I2I

D3 D0

4I

D2

R
Vout 

=8 I R8I

例: 入力データが８のとき

19/C



２進重み付けDA変換回路
（原理）

デジタル スイッチ 出力

入力データ D3  D2  D1  D0 Vout

0          0   0   0   0     0
1          0   0   0   1    IR
2          0   0   1   0   2IR
3          0   0   1   1   3IR
4          0   1   0   0   4IR
5          0   1   0   1   5IR
6          0   1   1   0   6IR
7          0   1   1   1   7IR
8          1   0   0   0   8IR
:                   :            :

15          1   1   1   1   15IR

スイッチ 1のとき ON
0のとき OFF

デジタル入力データに
比例したアナログ出力
Vout が生成される。

20/C



スイッチ切り替えタイミング
スキューが有る場合 (1)

(0,1,1,1) = 7

8I

D1

I2I

D3 D0

4I

D2

R
Vout 

=7 I R

入力データが7

21/C



スイッチ切り替えタイミング
スキューが有る場合 (2)

8I

D1

I2I

D3 D0

4I

D2

R
Vout 

=15I R

オンのタイミングが早い

(0,1,1,1) = 7

(1,1,1,1) = 15

22/C



スイッチ切り替えタイミング
スキューが有る場合 (3)

8I

D1

I2I

D3 D0

4I

D2

R
Vout 

=0

オフのタイミングが早い

(0,1,1,1) = 7

(1,1,1,1) = 15

（0,0,0,0）＝0
23/C



スイッチ切り替えタイミング
スキューが有る場合 (4)

8I

D1

I2I

D3 D0

4I

D2

R
Vout 

=8 I R

入力データが8

(0,1,1,1) = 7

(1,0,0,0) = 8

(1,1,1,1) = 15

グリッチ

（0,0,0,0）＝0
24/C



011111
100000

100001
100010

011110
011101

011100

グラフィックデスプレイ用
DA変換器におけるグリッチの影響

全ての
アプリケーションで
グリッチが問題に
なるわけではない。

25/C



R-2Rラダー DA変換器
（バイナリ型の一種）

一定値の

電流源が

使用可能

R R R

R 2R 2R R

Vout

I I I I

D0 D1 D2 D3

26/C



R-2R ラダーDA変換回路

2・R

R
R

R

ここから見た抵抗＝2R

2・R

2・R

R
R

R

ここから見た抵抗＝2R

2・R
R

27/C



R-2Rラダー の動作

R R R

R 2R 2R R

Vout = IR/6

I

I/6

I/3 I/3

I/3I/3 I/6

I/6

28/C



4bitセグメント型DA変換器

セグメント型DA変換器

●メリット

・グリッチが小さい

・入出力間の単調性が
確保できる

●デメリット

・回路規模が大きい

・サンプリング速度が

やや低下する
R

T15

I

T14 T2 T1

III

Vout

DECODER

出力T1～T15

入力B0～B3

29/C



セグメント型DA変換器の動作 (1)

I

R

Vout

T15

IIIIIIIIIIIIII

T14 T13 T12 T11 T10 T9 T8 T7 T6 T5 T4 T3 T2 T1

入力０

Vout=0

(000000000000000)
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セグメント型DA変換器の動作 (2)

I

R

Vout

T15

IIIIIIIIIIIIII

T14 T13 T12 T11 T10 T9 T8 T7 T6 T5 T4 T3 T2 T1

入力１

Vout=IR

(000000000000001)
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セグメント型DA変換器の動作 (3)

I

R

Vout

T15

IIIIIIIIIIIIII

T14 T13 T12 T11 T10 T9 T8 T7 T6 T5 T4 T3 T2 T1

入力２

Vout=2IR

(000000000000011)
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セグメント型DA変換器の動作 (4)

I

R

Vout

T15

IIIIIIIIIIIIII

T14 T13 T12 T11 T10 T9 T8 T7 T6 T5 T4 T3 T2 T1

入力７

Vout=7IR(000000001111111)
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セグメント型DA変換器の動作 (5)

I

R

Vout

T15

IIIIIIIIIIIIII

T14 T13 T12 T11 T10 T9 T8 T7 T6 T5 T4 T3 T2 T1

入力８

Vout=8IR(000000011111111)
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セグメント型DA変換器の動作 (6)

I

R

Vout

T15

IIIIIIIIIIIIII

T14 T13 T12 T11 T10 T9 T8 T7 T6 T5 T4 T3 T2 T1

入力１５

Vout=15IR

(111111111111111)

(000000000000000)
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抵抗分圧方式D/Aコンバータ

Vref

+

Vout

デコーダ

A1A2A3

ディジタル入力

R

R

R

R

R

R

R

R

2N個の接合容量が付加

111

110

101

100

011

010

001

000

A1A2A3

増幅率1のバッファ

・単調増加性が保証される
・グリッチが小さい
・高速化困難
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Analog
Input

Digital
Output

ADC

Sampling
Clock

 連続信号 → 離散信号

⇒ ディジタル信号処理が可能

アナログ信号(電波、音声、電圧、電流等)を

デジタル信号（0,1,1,0,…）に変換する回路。

AD変換器
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AD変換器の性能と変換方式
トレードオフ関係： 変換スピード 分解能

性能要求に対応した構成

群馬大学客員教授
松浦達治先生 資料
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逐次比較近似AD変換器の背景

 高分解能

 中速

 低消費電力

 小型・小チップ面積

産業界で広く使用

● 車載用マイコンに混載
● ペンデジタイザ
● 工業用制御機器

● 大部分がデジタル回路で構成
ナノＣＭＯＳでの実現に適す

天秤の原理で動作
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逐次比較近似ＡＤＣの構成と動作

天秤の原理で動作
天秤がコンパレータ
分銅がDAC

comparator

アナログ入力

サンプル
ホールド回路

コンパレータ
天秤

ＤＡ変換器
分銅

ＳＡＲ 論理回路

デジタル出力

40/C



２進探索アルゴリズム動作
5ビット

Vin 16

84

23.5

2
1

動作例：アナログ入力 23.5のとき

Vin
16
8 4
2
1

－=
0

2
1

3
4
5
6
7
8
9
10

12
11

13
14
15
16
17
18
19
20
21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31

1 32 4 5

= 23
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フラッシュ型ＡＤＣへの見方
「フラッシュ型ＡＤＣは無駄な回路が多く賢い構成ではない」

「6bit フラッシュADC など目をつぶっても実現できる」

「フラッシュ型ＡＤＣは偉大な構成」

● 低分解能・超高速ＡＤＣのアーキテクチャとして

フラッシュ型を超えようとして、（公表されてないが、

まわりで） いくつもの研究が失敗している

(UCLA Abidi 先生）

● 産業界で フラッシュ型は生き残っている。

https://ja.wikipedia.org/wiki/%E3%83%95%E3%83%A9%E3%83%83%E3%82%B7%E3%83%A5ADC 43/C



フラッシュADC

長 所 ： 高 速

短 所 ： 回 路 量 大

消 費 電 力 大

入 力 容 量 大

d7

d6

d5

d4

d3

d2

d1

d0

D
i g

it a
lE

nc
od

er

o2

o1

o0

Vin
=3.56 v
を仮定

0

6 v

4 v

3 v

2 v

1 v

5 v

温度計コード

0

0

0

0

1

1

1
1

0

0

0

0

0

0

0

1

0

0
Encoder 真理値表

d7 d6 d5 d4 d3 d2 d1 d0   o2 o1 o0
0   0   0   0   0   0   0   1 0   0   0
0   0   0   0   0   0   1 0    0   0   1
0   0   0   0   0   1 0   0    0   1   0
0   0   0   0   1 0   0   0    0   1   1
0   0   0   1 0   0   0   0    1   0   0
0   0   1 0   0   0   0   0    1   0   1
0   1 0   0   0   0   0   0    1   1   0
1 0   0   0   0   0   0   0    1   1   1 44/C



パイプラインADC

Vin=35.7

D1=3

Vout=30.0

Vin-Vout = 5.7 Vin,2=57

D2=5

Dout=3×10+5=35

ＡＤＣ1

入力Vin 出力D1

30.0≦ Vin ＜40.0 3

入力Vin,2 出力D2

50.0≦ Vin,2 ＜60.0 5

ＡＤＣ２

出力

アナログ入力

● DACはADC内部にも使用されている

米国の大学での発明、長く産業界での標準構成
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積分型AD変換回路

積分型ＡＤ変換回路の原理図

カウント状態

積分器出力
0

VI

Vref

VI G

積分器

比較器

AD開始信号

クロック

ディジタル出力

カウンタ
（入力）

－

＋

２重積分型ＡＤ変換回路

（a）回路図

（b）積分波形

T1 T2

入力信号VIを積分
基準電圧Vrefを積分

=

Vref

VI

積分器

比較器

ディジタル
出力

カウンタ
および
制御回路

S1

S2

VI Vref
T2

T1
X

-
-
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47

インターリーブADCの構成と動作
M個のADCのインターリーブでM倍のサンプリングレートを実現

– サンプリングレートの高いADC実現 （電子計測器等に使用）

– 最近では低消費電力化の観点からも注目

「一人のスーパーマン」
より
「多数の普通の人が
連携して」

47/C
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AD変換器の特性

 オフセット誤差

 ゲイン誤差

 非線形性
 積分非線形性 INL

 微分非線形性 DNL

 量子化誤差

 SNR

ゲイン誤差

デ
ジ
タ
ル
出
力

0000

1111

アナログ電圧

理想的な
変換特性

オフセット誤差
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AD変換器の微分非線形性 DNL
 あるデジタルコードに 対応する

アナログ入力範囲の理想（1LSB）からのずれ

DNL: Differential Non-Linearity
49



ＡＤ変換器の積分非線形性 INL
 理想入出力特性からのずれ

INL: Integral Non-Linearity
50



インターリーブADCの問題点
- チャネルＡＤＣ間ミスマッチ -

ADC1 ADC2

dc 0.2Vdc 0.2V

dc0.2V

16

14

理想:15

14

16

理想:15

Dout

t

1ch

t

Dout

16

14

パターン
ノイズ

DC入力→DC出力ではなくなる

2ch

16
理想:15

DC入力→DC出力
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タイミングスキューの影響

正確なM相クロックを生成することは難しい

－タイミングスキューが発生

インターリーブADCの問題点

52



タイミングスキューの発生により、サンプリング点が理想とずれる

インターリーブADCの問題点
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タイミングスキューの影響

0 2 4 6 8 10
-1.5

-1

-0.5

0

0.5

1

1.5
搬送波

振
幅

 [
V

]

時間 [μsec]

0 2 4 6 8 10
-1.5

-1

-0.5

0

0.5

1

1.5
搬送波

振
幅

 [
V

]

時間 [μsec]

0 2 4 6 8 10
-1.5

-1

-0.5

0

0.5

1

1.5
搬送波

振幅
 [V

]

時間 [μsec]

t t

タイミングスキューによる
出力エラーの違い

高周波

低周波

入力信号が高周波になるほど影響が
大きくなる

インターリーブADCの問題点
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タイミングスキューの
時間・周波数領域での影響

55

時間領域の影響 周波数領域の影響

スプリアス

4chインターリーブADC

● 入力信号の傾きが大きいほど影響が大。
● 位相変調（PM)的ノイズ
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デルタ・シグマAD/DA変調技術
● アナログ最小、デジタルリッチな構成

● スピードを精度に変換

● 高精度なデバイス、回路不要

ナノＣＭＯＳで高精度なADC/DACを

実現するのに適した構成

経験則： デルタシグマ変調技術を使うとうまくいく
- DC-DC変換器制御
- 完全デジタルPLL
- デルタシグマTDC

https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/lecture/MCE2020_10.pdf 56/C



ΔΣ AD変調器によるノイズシェーピング

57/C

東京都市大
傘昊教授資料より



ΔΣ AD変調器

58/C



ΔΣ ADC の構成

59/C



デルタシグマＡＤ変調器の
入出力波形

⊿∑変調
デジタル

LPF

PDM（パルス密度変調）
↓

フーリエ級数展開
↓

高周波成分 大

ローパスフィルタ
↓

高周波成分(ノイズ)除去
↓

元信号 復元

入力

⊿∑ＡＤ出力 LPF出力

１b ADC積分器

１b DAC

入力
+

-

60/C



高速サンプリングによる高精度化

OSR=2＾8 OSR=2＾10 OSR=2＾16

OSRが大きいほどON,OFFの回数が増える
⇒細かい値が表現可能。

OSR: ＯｖｅｒSampling Ｒａｔｉｏ （オーバーサンプリング比）

61/C
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デジタル信号の特徴（２）
時間の量子化（サンプリング）

― アナログ信号

● サンプリング点

Ts = 2π / ωs

一定時間間隔のデータを取り、間のデータは捨ててしまう。
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サンプリング定理

アナログ周波数

Vin(t) = sin (2πfin t)

サンプリング周波数 fs = 1/Ts

fs > 2 fin ならば サンプリングされたデータ（●）から
アナログデータ（ ）が復元できる。

信号に含まれる最大周波数fin の２倍より大きな周波数fs
でサンプリングする.
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80MHzでサンプリングを行うと10MHzと70MHzは区別できない

10MHz正弦波

70MHz正弦波

80MHzサンプリング値

サンプリングと折り返し(aliasing)

10MHz 70MHz
f

Power

0

Fs=80MHz

・・・

10MHz 150MHz90MHz70MHz
f

Power

0

Fs=80MHz
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標本化後の周波数スペクトル

0 1/2･fs fs

パワー

入力信号の周波数スペクトル

周波数

0 1/2･fs fs 2fs 3fs3/2･fs 5/2･fs 7/2･fs

周波数

折り返し

(ｴﾘｱｼﾝｸﾞ)

fsでｻﾝﾌﾟﾘﾝｸﾞすると1/2･fSごとに鏡像関係のｽﾍﾟｸﾄﾙとなる

サンプリングと周波数スペクトル
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オーバーサンプリング
- 時間領域 -

オーバーサンプリング係数を高めると
入力信号の再現性が高まる

fs 2fs

Voltage

TimeTime
1/fs 1/2fs

量子化データ

入力信号
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オーバーサンプリング
- 周波数領域 -

サンプリング周波数をM倍

ノイズは広域に分散

ただしノイズ総量は変わらない

信号帯域でノイズ低減

高速サンプリングにより低ノイズ化

fs/2 fs

Mfs/2 Mfs 周波数

周波数

電力

電力

信号

ノイズ

信号

ノイズ

信号帯域のノイズ成分
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入力信号スペクトル
折り返し
スペクトル

アナログ・フィルタの

負担が軽減

ｆｓ

２ｆｓ

４ｆｓ

1倍

２倍

４倍

オ
ー
バ
ー
・
サ
ン
プ
リ
ン
グ

オーバーサンプリング
- アンチエリアス・アナログフィルタ要求を緩和 -
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ＤＡ変換器出力データと
サンプリング周波数

ＤＡ変換器
出力 １

時間

サンプリング周波数 fｓ

ＤＡ変換器
出力 ２

サンプリング周波数2fｓ

時間
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ＤＡ変換器出力周波数スペクトルと
サンプリング周波数

ＤＡ変換器でクロック周波数を高くすれば
後段のアナログフィルタが簡単化

２ｆS ４ｆSﾚﾍﾞﾙ ２ｆS ４ｆS２ｆS ４ｆS

周波数

パワー

ｆS ２ｆS ３ｆS ４ｆS

周波数

0 ｆS ２ｆS ３ｆS ４ｆS

周波数

0 ｆS ２ｆS ３ｆS ４ｆS0

fs

2 fs

サンプリング
周波数
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Δｔ 2Δｔ 3Δｔ 4Δｔ

繰り返し波形の等価時間サンプリング
- シーケンシャル・サンプリング -

波形収集効率よし
トリガ前の信号を取れない （PreTrigger機能の実現難）

Δｔ＝T_delay

Time

Trigger

Vin

Trigger

トリガー前の信号は
取れない

トリガから一定時間後に
サンプリングパルス発生
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Δｔ1 Δｔ2 Δｔ3 Δｔ4

繰り返し波形の等価時間サンプリング
- ランダム・サンプリング -

波形収集の高効率化が問題
トリガ前の信号を取れる （PreTrigger機能の実現可）

Trigger

Time入力波形と非同期の
Sampling clock

Vin
Trigger

Pre-Trigger機能
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アップサンプリングダウンサンプリング

サンプリング技術で周波数変換
ー 折り返し (aliasing) 現象を積極利用 ー

RF signal ⇒ Baseband signal Baseband signal ⇒ RF signal

（LPFで高周波成分をカット） （BPFで注目帯域以外の成分をカット）

高周波信号を低周波信号へ変換 低周波信号を高周波信号へ変換
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Sampling

LPF

Down-sampling

RF signal ⇒ Baseband signal

LPFで高周波成分をカット

ダウンサンプリング
- 時間領域 -

Vin

Vout
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ダウンサンプリング
- 周波数領域 -

fs 2fs 3fs 4fs 5fs
Freq.

Sampling pulses

fs 2fs 3fs 4fs 5fs

RF signal

Freq.

Freq.

After sampling

fs 2fs 3fs 4fs 5fs

Baseband signal

Frequency conversion

Band selection

Freq.

After filtering

fs 2fs 3fs 4fs 5fs

Freq.

Lowpass filter

fs 2fs 3fs 4fs 5fs
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Up-sampling

Baseband signal ⇒ RF signal

BPFで注目帯域以外の成分を
カット

アップサンプリング
- 時間領域 -

Sampling

BPF

Vin

Vout
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アップサンプリング
- 周波数領域 -

Frequency conversion

Band selection

fs 2fs 3fs 4fs 5fs
Freq.

Sampling pulses

fs 2fs 3fs 4fs 5fs

Baseband signal

Freq.

Freq.

After sampling

fs 2fs 3fs 4fs 5fs

RF signal
Freq.

After filtering

fs 2fs 3fs 4fs 5fs

Freq.

Bandpass filter

fs 2fs 3fs 4fs 5fs
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非同期サンプリング
(Non-Uniform Sampling)

時間

● サンプリング時間間隔が一様でない

● 「サンプリング周期の平均値」を

サンプリング周波数と定義すると

サンプリング定理が成立

● ナイキスト周波数以上の信号の非同期サンプリング波形

ランダムデータに見える
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非同期サンプリングAD変換器

 高速、高精度なサンプルホールド回路不要

 非同期サンプリング

 デジタル信号処理が複雑

提案ADC

Aref

Ain
Dout Tout

CLK

cosωt

Comparator

Filter Time to Digital
Converter

大部分デジタル
コンパレータ1個
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非同期AD変換器の動作

Comparator

クロック周期＝
基準余弦波周期

Tout1 Tout2 Tout3

Aref

Ain
Dout Tout

CLK

Time to digital
converter

cosωt

comparator

Filter

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
-1

-0.5

0

0.5

1
Reference Cosine Signal

Time

S
ig

n
al

 L
e
ve

l

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
-0.5

0

0.5

1
Input Signal

Time

S
ig

n
al

 L
e
ve

l

Si
gn

al
 L

ev
el

Comparator 
Output

Reference 
Clock

基準余弦波

入力信号

Time

Time

Signal
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-1

-0.5

0

0.5

1
Sampling Principle

S
ig

na
l 
L
ev

el

基準余弦波から振幅

非同期AD変換器の動作

時間tを測定

ｔ
1/fref

基準余弦波

入力信号











T

t
AtVref 2cos)(











A

tA
Tt in

n

)(arccos

)(2cos tA
T

t
A in










基準余弦波：

Aref

Ain
Dout Tout

CLK

Time to digital
converter

cosωt

comparator

Filter

Ain

Vref
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0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
-1

-0.5

0

0.5

1
Sampling Principle

Time

S
ig

n
al

 L
e
ve

l

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
-1

-0.5

0

0.5

1
Sampling Principle

Time

S
ig

n
al

 L
e
ve

l

非同期ＡＤ変換器の動作

 サンプリング 入力信号依存性

従来型ＡＤＣ

ｔ ｔ
サンプリング

基準クロック

非同期サンプリング

同期

入力信号

基準余弦波

Aref

Ain
Dout Tout

CLK

Time to digital
converter

cosωt

comparator

Filter
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7.  ＡＤ変換器の
デジタル誤差補正・自己校正技術

小林春夫
〒376-8515 群馬県桐生市天神町1丁目５番1号
群馬大学大学院 理工学府 電子情報部門
電話 0277 (30) 1788  ＦＡＸ： 0277 (30)1707
e-mail: koba@gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/lecture/lecture.html



● パイプラインADCでの自己校正技術

● 逐次比較近似ADCでの

デジタル誤差補正技術

2



3

パイプラインADCの背景

● パイプラインADCの位置づけ

CMOS ADCで高分解能、中高速で

有力なアーキテクチャ。

産業界で広く用いられている。

● ナノCMOSでの実現

ミスマッチによる精度劣化、

オペアンプのゲインを得るのが難しい

高精度化が難しい
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パイプラインＡＤＣの高性能化

自己校正技術

● 内部回路（DA変換器、利得アンプ）の

不正確さを計測して、

その値をテーブルに記憶。

デジタル演算で補正。

● 誤差計測回路は

パイプラインADC自体を用いる。

計測制御技術による
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パイプラインADCの構成と動作
パイプライン = バケツリレー

Vin=35.7

D1=3

Vout=30.0

Vin-Vout = 5.7 Vin,2=57

D2=5

Dout=3×10+5=35

ＡＤＣ1

入力Vin 出力D1

30.0≦ Vin ＜40.0 3

入力Vin,2 出力D2

50.0≦ Vin,2 ＜60.0 5

ＡＤＣ２

出力

アナログ入力
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パイプラインＡＤＣ全体の
精度劣化要因

Vin

Vin-Vout

D2

アナログ入力

ADC1の非線形性の影響 問題 小

DACの非線形性の影響 問題 大

段間アンプのゲイン誤差の影響 問題 大

これで誤差測定
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自己校正回路を含んだ
パイプラインADC全体回路

上位変換回路

D1out

Vout

Din

Dout

Vin

14bit ADC

デジタル補正用回路
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マルチプライDACのゲイン・非線形性測定
- 内部の容量を後段ＡＤＣで測定 -

上位変換回路
VoutVin

4bitMDAC

Sampling phase

Din

Vin

Hold phase

Vout

Din

Vout = 8 Vin－[D1+D2+･･･+D14]
Vref
16

フォアグランド自己校正
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各容量の測定

Vref
16
13



V1’

後段
ADC

S1

S1’

H1 = S1 – S1’

1

0

0

0

･･･

V1

メモリ保持

Din

0
0

0

0

･･･

Vin

Vout

フォアグランド自己校正
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自己校正あり自己校正なし

段間アンプのゲイン誤差の自己校正
（シミュレーション）

単一正弦波入力の出力パワースペクトル

Power spectrum
Power spectrum

Frequency [Hz]
Frequency [Hz]

Po
w

er
 [d

B]

Po
w

er
 [d

B]SNR=73.3[dB],ENOB=11.2[bits]
THD=-71.6 [dB]

SNR=85.9[dB],ENOB=13.9[bits]
THD=-103[dB]

SNDR 12.7dB (有効ビット2.7bits) 向上

フォアグランド自己校正
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ADC自己校正と計測制御技術
● フォアグランド自己校正

通常動作をストップして

自己校正のための時間をもつ

計測技術

● バックグランド自己校正

通常動作はストップしない。

自己校正はユーザからは全く見えない。

適応制御技術

フォアグランド、バックグランド自己校正の
両者のアルゴリズムは全く異なる



12

ADC自己校正技術の
理論的基礎は未解決

ADC内部回路の誤差

ADC内回路自体を用いて測定

測定自体に誤差

測定内容も制限

どの条件で、なぜ自己校正で精度がでるのか？

結果としてADC精度確保。

個別技術では解決。

一般論では未解決。

Abidi 先生（UCLA)
指摘

計測制御研究者
の問題



パイプラインＡＤＣの
バックグランド自己校正の構成例

0 or 1 を各50% の確率で発生
入力Vin とは無相関

(Random Number Generator)

S/H

ADC DAC

10× ADC

RNG

デジタル補正回路
Dout

Vin

通常動作
アナログ入力

ADC全体の
デジタル出力

統計的考え方を使う



パイプラインＡＤＣの
バックグランド自己校正アルゴリズム

一例の概念的説明

S/H

ADC DAC

10× ADC

RNG

デジタル補正回路
Dout

Vin

35.7

30.0

57.0

0
3

5

35

S/H

ADC DAC

10× ADC

RNG

デジタル補正回路
Dout

Vin

35.7

40.0

-43.0

1
4

-5

35

RNG=0 のとき Dout=35 となる頻度と
RNG=1 のとき Dout=35 となる頻度が
等しくなるように適応的にデジタル演算係数を調整する。



● パイプラインADCでの自己校正技術

● 逐次比較近似ADCでの

デジタル誤差補正技術

15
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冗長性によるデジタル誤差補正
● 空間の冗長性と時間の冗長性

● 回路の非理想要因を許容して正解を出力。

● 非理想要因は計測しない。

● デジタル誤差補正技術により

- 高信頼性化

- 高速化

● ここで紹介するのは

時間の冗長性を用いた

逐次比較近似ＡＤＣ

回路 A

回路 A”

回路 A’
多
数
決

入力 出力

cf. 空間の冗長性の例
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逐次比較近似AD変換器の背景

 高分解能

 中速

 低消費電力

 小型・小チップ面積

産業界で広く使用

● 車載用マイコンに混載
● ペンデジタイザ
● 工業用制御機器

● 大部分がデジタル回路で構成
ナノＣＭＯＳでの実現に適す
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逐次比較近似ＡＤＣの構成と動作

天秤の原理で動作
天秤がコンパレータ
分銅がDAC

comparator

アナログ入力

サンプル
ホールド回路

コンパレータ
天秤

ＤＡ変換器
分銅

ＳＡＲ 論理回路

デジタル出力
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５ビット 逐次比較近似ＡＤＣ
２進探索アルゴリズム動作

Vin 16

84

0

2
1

3
4
5
6
7
8
9
10

12
11

13
14
15
16
17
18
19
20
21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31

1 32 4 5

23.5

2
1

動作例：アナログ入力 23.5のとき

Vin
16
8 4
2
1

－= = 23



200

2
1

3
4
5
6
7
8
9
10

12
11

13
14
15
16
17
18
19
20
21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31

1 32 4 5

動作例：アナログ入力 23.5のとき

１ステップ目で誤判定したとき

Vin=23.5

Vref(1)=16

Vref(2)=8

Vref(3)=12

Vref(4)=14

Vref(5)=15

デジタル出力 15

誤判定

誤差大

２進探索アルゴリズム
コンパレータ誤判定時の動作

デジタル
出力１５



21

非２進探索 冗長アルゴリズム

2進探索アルゴリズム
Dout=24+d(1)23+d(2)22+d(3)21+d(4)+d(5)0.5-0.5

非2進アルゴリズム：5ビット分解能を6ステップで実現。

従来の非2進探索アルゴリズム
Dout=24+d(1)γ4+d(2)γ3+d(3)γ2+d(4)γ1+d(5)+d(6)0.5 -0.5

1<γ<2
アルゴリズムが一意的に決まる。

非2進探索アルゴリズムの一般化
Dout=24+d(1)p(2)+d(2)p(3)+d(3)p(4)+d(4)p(5)+d(5)p(6)+d(6)0.5-0.5

p(k)を自由に決める。 p(k):分銅の重さ

kステップ目の判定 d(k)  : +1  or  -1

6
5

2
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55.05.01114
0111

55.05.01114
1101

2
55.05.0124

101:
2

5







Dout

Dout

Dout

判定出力：

判定出力：

進探索非

判定出力　

進探索

のとき入力

非2進探索アルゴリズムの
デジタル誤差補正原理

2通り

１ステップ目で判定誤りをしても補正できる
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0

2
1

3
4
5
6
7
8
9
10

12
11

13
14
15
16
17
18
19
20
21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31

1 2 3 4 5 6 非2進探索アルゴリズム
５ビット分解能(３２レベル)
6ステップ（k=1,…,6)の場合

p(2)=7

p(3)=4

p(4)=2

p(5)=1

p(6)=1 と設計する。

p(2)

p(3)

p(4)
p(5)

p(6)

25-1=1+p(2)+p(3)+p(4)+p(5)+p(6)

24 =1+7+4+2+1+1=16




 
M

i

N ip
2

1 )(12

を満たしている

分銅の重さに対応
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参照電圧発生用の
内部DA変換器の整定時間

0 1 2 3 4 5
0

1

2

3

4

 

 

O
ut

pu
t o

f D
AC

 [L
SB

]

Settling time [τ]Short
Long

1/2LSB

Last step

First  step
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非2進探索アルゴリズムによる
ＡＤ変換 高速化 （原理説明）

Step1 Step2 Step3 Step4

Step1 Step2 Step3 Step4 Step5 Step6

Binary search algorithm

Non-binary search algorithm

Exact DAC settling → Long 
time

Incomplete DAC settling → Short 
time

A/D conversion time

Correct incomplete settling error.
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非2進探索アルゴリズムによる
ＡＤ変換 高速化 (シミュレーション確認）

比較電圧VDAC整定の比較

0 20 40 60 80 100 120
0

1000

2000

3000

4000

5000

変換時間ｔ[τ]

電
圧
[L
S
B
]

25.2τ 118.3τ

提案方式 従来2進

アナログ入力
判定誤り

従来2進： 14ビット14ステップ 1サイクル9.1τ

提案非2進： 14ビット22ステップ 1サイクル1.2τ
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0

40

80

120

ＡＤ変換スピードの比較

Conversion time of each algorithm (14-bit)

Binary
algorithm

Conventional
non-binary
algorithm

Proposed
non-binary
algorithm

AD
C

 ti
m

e 
[τ]
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逐次比較ＡＤＣへの期待

● 昔からの方式

● 産業界で広く使用

● 微細CMOS実現での研究活発

● 冗長アルゴリズム（信号処理技術）

デジタル回路部だけの設計変更で

- 高信頼性化

- 高速化

が可能。
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８．基準電圧源回路

群馬大学 小林春夫

e-mail: koba@gunma-u.ac.jp
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/lecture/lecture.html
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/analog-web/analogworkshop.html
https://kobaweb.ei.st.gunma-u.ac.jp/gakkai.html

2020年12月23日（水）
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ＤＡ変換器とは

Digital-to-Analog Converter (DAC) : 

● デジタル信号をアナログ信号に変換する回路

● 単位基準電圧（または電流、電荷）の

入力デジタル値倍を出力する回路

回路センスを感じる
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パイプラインADC の構成と動作

Vin=35.7

D1=3

Vout=30.0

Vin-Vout = 5.7 Vin,2=57

D2=5

Dout=3×10+5=35

ＡＤＣ1

入力Vin 出力D1

30.0≦ Vin ＜40.0 3

入力Vin,2 出力D2

50.0≦ Vin,2 ＜60.0 5

ＡＤＣ２

出力

アナログ入力
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パイプラインADC の内部のADC/DAC

Vin=35.7

D1=3

Vout=30.0

Vin-Vout = 5.7 Vin,2=57.0

D2=5
アナログ入力

精度必要精度不要

なぜ？
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内部ADC1 で精度不要

Vin=35.7

D1=4

Vout=40.0

Vin-Vout = 5.7 Vin,2=-43.0

D2=-5

Dout=4×10-5=35

ＡＤＣ1

入力Vin 出力D1

30.0≦ Vin ＜40.0 3

入力Vin,2 出力D2

-40.0≦ Vin,2 ＜-50.0 -5

ＡＤＣ２

出力

アナログ入力

不正解 !

正解 !

ADC2の入力レンジ冗長性で対応可能
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内部DAC1 で精度必要

Vin=35.7

D1=3

Vout=30.8

Vin-Vout = 4.9 Vin,2=49

D2=4

Dout=3×10+4=34

ＡＤＣ1

入力Vin 出力D1

30.0≦ Vin ＜40.0 3

入力Vin,2 出力D2

40.0≦ Vin,2 ＜50.0 4

ＡＤＣ２

出力

アナログ入力

誤差 !

不正解

不正解
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ADCの線形性を考える

「ADC全体の線形性の基準は内部DACの線形性である」

（東京都市大名誉教授 堀田正生先生）

遷移点
アナログ値を
内部DACで

生成
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アナログフィルタ特性調整は基準周波数が必要

バンドパスフィルタ中心周波数の調整

基準周波数（時間）が必要

アナログフィルタ回路の
キーコンポーネント：
アナログ積分回路
時定数の調整必要
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基準電圧源はシステムの北極星

システムの基準電圧源は、システム精度の基準となるもの。

システム内に複数の基準は設けない。

一つの基準にたいして、システム内の全てのアナログ部精度がトレースする様に設計。

北
極
星

基準電圧源は、システム精度における北極星

ADC1

ADCn

DAC1
DACn

システム

基準電圧源

参考 群馬大学 中谷隆之先生 資料
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温度依存のない基準電圧源

● バイポーラトランジスタ ベースエミッタ間電圧 VBE

δVBE/δT= -2mV/℃ <0 (負温度係数）

● 熱電圧 VT = kT/q  
k:ボルツマン定数 T: 絶対温度,  q: 電子電荷

δVT/δT= k/q = + 0.085mV/℃ >  0 (正温度係数）

● 温度依存性のない電圧 VOUT

適切な定数 M
VOUT = VBE + M・VT

δVOUT/δT= 0 とできる （温度係数ゼロ）

バンドギャップ基準電圧回路
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熱電圧 VT = kT/q  を
どのようにして回路で得るか

２つの異なるバイポーラトランジスタ

Ic1 = Is1 exp(VBE1/VT)
Ic2 = Is2 exp(VBE2/VT)

ΔVBE = VBE1 – VBE2 = VT ln [(Ic1・Is2)/(Ic2・Is1)]

２つのベースエミッタ間電圧の差 ΔVBE → VT が得られる

PTAT電圧源・電流源

→ 絶対温度 T に比例する電圧源・電流源

PTAT: Proportional to Absolute Temperature

バンドギャップ基準電圧回路

+
VBE1

-

IC1

+
VBE2

-

IC2
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バンドギャップ基準電圧の原理

Vcc

VT MVT

加算 ＶＯＵＴ = VBE(ON) + MVT

M倍
VT

発生回路

ＶＢＥ（ＯＮ）

+

-

I1
-2 mV/℃

ＶBE(ON)

T

0/2 



℃　mV

T

Vbe

に対して

+3300 ppm/℃　＝　+0.085　ｍＶ/℃

ＶT

T

0




T

VT
を加え

を図る0
dT

dVout

目的：温度に依存しない
VOUTを作る
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バンドギャップ基準電圧回路の理解の仕方

VBE はどこ？

VBE1 – VBE2 はどこ？

VBE1VBE2

VBE1I1 = (VBE1 – VBE2 )/R3

VOUT = VBE1 + R2 I1 

VOUT

回路例
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バンドギャップ基準電圧回路 コメント

● バンドギャップ基準電圧回路は多数

前頁までの説明は「第一近似」

- 現在も回路系国際会議で発表

- 多くは企業秘で表にでてこない

- 小規模アナログ回路

- 回路設計者の能力に依る差別化回路

● CMOS LSI中にも

寄生バイポーラトランジスタを用い実現可能
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問題 Brokaw 型
バンドギャップ基準電圧源回路

Q1と同じものが
N個並列がQ2

Ic2 = N・Ic1
これらの式を導出せよ
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究極の不易「物理量」

ＳＩ 単位系 (International System of Units)
メートル m, キログラム kg, 秒 s, アンペア A,
ケルビン K, モル mol, カンデラ cd 

対応する物理量

長さ、質量、時間、電流、熱力学温度、物質量、光度

定義（2018年に変更決議、2019年5月から実施）

セシウム133原子振動数 ΔνCs 9192631770 Hz
真空における光速度 c 299792458 m/s
プランク定数 h 6.62607015×10−34 J s
電気素量 e 1.602176634×10−19 C
ボルツマン定数 k 1.380649×10−23 J/K
アボガドロ定数 NA 6.02214076×1023 mol−1

周波数 540×1012 Hz 単色光の発光効率 Kcd 683 lm/W

メートル原器は
1960年に廃止

キログラム原器は
2019年に廃止
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工学センスの重要性

小惑星探査機「はやぶさ」 １６桁
指輪の制作工房 3桁
砲丸の工場 １０桁
陸上競技場のトラック 5桁
タイヤメーカー 企業秘密

モノづくりにおいて精度が重要
（桜井進氏）

円周率の工学設計での使用桁数
π = 3.14159 26535 89793 23846 26433 83279 50288 …

逆に言えば、現状そのアプリケーションではそれ以上の精度不要
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ものづくり と 基準

● ものづくり は ばらつき との戦い

基準がしっかりしているとバラツキを抑制できる

● アナログ/ミクストシグナル回路での

（自動）調整技術、（自己）校正技術

「基準」を明確にする
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Outline

● Motivation for Complex Signal Processing Research

● RC Polyphase Filter:  Transfer Function

● RC Polyphase Filter:  Flat Passband Gain Algorithm

● RC Polyphase Filter and Hilbert Filter

● Active Complex Bandpass Filters

● Complex Bandpass ΔΣ AD Modulator

● Complex Multi-Bandpass ΔΣ DA Modulator

● Conclusion
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Why My Research for Complex Signal Processing ? 

About 15 years ago

at IEEE International Solid-State Circuits Conference
San Francisco, CA
The most prestigious conference in IC design

Katholieke Universiteit Leuven (KU Leuven), Belgium
World top research group in analog IC design 

Some simple circuit 
with curious characteristics

(RC polyphase filter)

presentation

However, 
I could not understand its principle

4/64



Complex Signal

There is NO physical complex signal.

It is only defined mathematically.

Gauss plane

2 real signals:   I,  Q

Vsignal = I + jQ Complex Signal 

Vimage= I – jQ Image

I  = [Vsignal + Vimage]/2

Q = [Vsignal – Vimage]/(2 j)

I: In-Phase,  Q: Quadrature-Phase
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Basic Complex Signal Processing Block

j・ j = -1

6/64



Outline

● Motivation for Complex Signal Processing Research

● RC Polyphase Filter:  Transfer Function

● RC Polyphase Filter:  Flat Passband Gain Algorithm

● RC Polyphase Filter and Hilbert Filter

● Active Complex Bandpass Filters

● Complex Bandpass ΔΣ AD Modulator

● Complex Multi-Bandpass ΔΣ DA Modulator

● ConclusionH. Kobayashi, J. Kang, T. Kitahara, S. Takigami, H. Sakamura,
“Explicit Transfer Function of RC Polyphase Filter
for Wireless Transceiver Analog Front-End'',
IEEE Asia-Pacific Conference on ASICs, Taipei, Taiwan (Aug. 2002).
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Goal of First Research

• To establish systematic design and analysis

methods of RC polyphase filters.

• As its first step,  

to derive explicit transfer functions of 

the 1st-, 2nd- and 3rd-order

RC polyphase filters.
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Features of RC Polyphase Filter

• Its input and output are complex signal.

• Passive RC analog filter

• One of key components in wireless 
transceiver analog front-end

- I, Q signal generation

- Image rejection

• Its explicit transfer function 

was NOT derived yet at that time.
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First-order RC Polyphase Filter

R1
C1

Iin+

Qin+

Iin-

Qin-

Iout+

Qout+

Iout-

Qout-

C1

C1

C1

R1

R1

R1

I:  In-Phase,   Q: Quadrature-Phase

Differential Complex Input: Vin = Iin + j Qin

Differential Complex Output: Vout = Iout + j Qout
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I, Q Signal Generation

-2.5

-2

-1.5

-1

-0.5

0

0.5

1

1.5

2

2.5

0.2 0.22 0.24 0.26 0.28 0.3 0.32 0.34 0.36 0.38 0.4

vo
lta

ge
 [V

]

time [us]

Iout Qout

11

1
CR

LO 

Polyphase
Filter

Qin = 0

Iin = cos (ωLO t)
Iout = A cos (ωLO t+θ)

Qout = A sin (ωLO t+θ)

Single cosine Cosine, Sine signals
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Cosine, Sine Signals in Receiver

IF Analog
Bandpass
Filter

cos(ω0 t)

I

Q

AD
Converter

- sin(ω0 t)

analog digital

AD
Converter

They are used for down conversion
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Problem when ωLO≠１/R1C1
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2nd-order RC Polyphase Filter

Iout Qout

-2

-1.5
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-0.5

0
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11
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The problem of large 

difference between

Iout, Qout amplitudes

can be alleviated.

R1

R1

R1

R1

C1

C1

C1

C1 C2 C2

C2

C2

R2

R2

R2

R2

Iin+

Qin+

Iin-

Qin-

Iout+

Qout+

Iout-

Qout-
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3rd-order RC Polyphase Filter

11

2
CR

LO


Iout Qout

The amplitude 

difference problem 

is further alleviated.

R1

R1

R1

R1

C1

C1

C1

C1
C2

C2

C2

C2

R2

R2

R2

R2

R3
C3

R3
C3

R3
C3

R3

C3

Iin+

Qin+

Iin-

Qin-

Iout+

Qout+

Iout-

Qout-
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Pure I, Q Signal Generation

With
3rd-order harmonics.

Without
3rd-order harmonics.
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Simulation of 3rd-order Harmonics Rejection
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Image Rejection Filter

Polyphase
Filter

Iin = 
(A+B) cos(ωt)

Qin = 

(A-B) sin(ωt)

Iout = 
Acos(ωt)

Qout = 
Asin(ωt)

tjtj BeAe  
tjAe 

signal image
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Complex Transfer Function

• Complex Signal Theory

• Complex input

• Complex output

• Complex 

Transfer Function

)(
)()(






jV

jV
jG

in

out

outoutout

ininin

QjIjV

QjIjV





)(
)(




19/64



Signals in RC Polyphase Filter

)()()(
)()()(

)()()(
)()()(

)()()(
)()()(

tjQtItV

tjQtItV

tQtQtQ

tItItI

tQtQtQ

tItItI

outoutout

ininin

outoutout

outoutout

ininin

ininin





















Differential signal

Complex signal

R1
C1

Iin+

Qin+

Iin-

Qin-

Iout+

Qout+

Iout-

Qout-

C1

C1

R1

R1

R1
C1
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Transfer Function of RC Polyphase Filter

21

1

)(1

1
)(

.1
1)(

RC

RC
jG

RCj

RC
jG





















•Transfer Function

•Gain

RC

1


Asymmetric
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Explanation of I, Q Signal Generation by G1(jω)

𝑄𝑖𝑛 𝑡 ≡ 0, 𝐼𝑖𝑛 𝑡 = cos 𝜔𝑡

𝑉𝑖𝑛 𝑡 = 𝐼𝑖𝑛 𝑡 + 𝑗 𝑄𝑖𝑛 𝑡 = cos 𝜔𝑡 =
1

2
[𝑒𝑗𝜔𝑡 + 𝑒−𝑗𝜔𝑡]

𝐺1 𝑗𝜔
𝜔=

1
𝑅𝐶

= 0 , 𝐺1 𝑗𝜔
𝜔=

1
𝑅𝐶
= 2 , ∠𝐺1 𝑗𝜔 = −

𝜋

4

𝑉𝑜𝑢𝑡 𝑡 =
1

2
[ 𝐺1 𝑗𝜔 𝑒𝑗 𝜔𝑡+∠𝐺1 𝑗𝜔 + 𝐺1 −𝑗𝜔 𝑒𝑗(−𝜔𝑡+∠𝐺1(−𝑗𝜔))]

=
2

2
cos 𝜔𝑡 −

𝜋

4
+

𝑗 2

2
sin(𝜔𝑡 −

𝜋

4
)

Here
𝑮𝟏 −𝒋𝝎 𝒆𝒋(−𝝎𝒕+∠𝑮𝟏(−𝒋𝝎))] = 𝟎
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Component Mismatch Case

Iin+

Qin-

Iin-

Qin+

Iout+

Qout-

Iout-

Qout+

R1

C1 R1

R1

R1

C1

C1C1

  QQ RRR 111 :

  II RRR 111 :

  QQ CCC 111 :

  II CCC 111 :

  QQ RRR 111 :

  II RRR 111 :

  QQ CCC 111 :

  II CCC 111 :

ΔR1Q+,ΔR1Q-,ΔR1I+,ΔR1I-：Resistor variation
ΔC1Q+,ΔC1Q-,ΔC1I+,ΔC1I-：Capacitor variation

I, Q paths mismatch
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Component Mismatch Effect

1

1

1

1

1

1

1

1

C

C

C

C

R

R

R

R
X IIII  












ininout VX
RCj

RCj
V

RCj

RC
V 









 2)1(2

)1(
1
1









ininin jQIV 

Input Signal

ininin jQIV 

Input Image Signal

Derived by Y. Niki, Gunma University

Mismatch components
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Outline

● Motivation for Complex Signal Processing Research

● RC Polyphase Filter:  Transfer Function

● RC Polyphase Filter:  Flat Passband Gain Algorithm

● RC Polyphase Filter and Hilbert Filter

● Active Complex Bandpass Filters

● Complex Bandpass ΔΣ AD Modulator

● Complex Multi-Bandpass ΔΣ DA Modulator

● ConclusionY. Niki, S. Sasaki, N. Yamaguchi, J. Kang, T. Kitahara, H. Kobayashi
“Flat Passband Gain Design Algorithm for 2nd-order RC Polyphase Filter,”
IEEE 11th International Conference on ASIC, Chengdu, China (Nov. 2015)
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Transfer Function of 2nd-order RC Polyphase Filter

Transfer Function

Derivation is very complicated, so we used “Mathematica.”

Gain |G2(jω)| 
characteristics

𝐺2 𝑗𝜔 =
(1 + 𝜔𝑅1𝐶1)(1 + 𝜔𝑅2𝐶2)

1 − 𝜔2𝑅1𝐶1𝑅2𝐶2 + 𝑗𝜔(𝐶1𝑅1 + 𝐶2𝑅2 + 2𝑅1𝐶2)
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Need for Flat Passband Gain Algorithm

Transfer Function

Gain |G2(jω)| 
characteristics

𝐺2 𝑗𝜔 =
(1 + 𝜔𝑅1𝐶1)(1 + 𝜔𝑅2𝐶2)

1 − 𝜔2𝑅1𝐶1𝑅2𝐶2 + 𝑗𝜔(𝐶1𝑅1 + 𝐶2𝑅2 + 2𝑅1𝐶2)

We need flat passband gain
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Four Design Parameters 

4 parameters :      𝑅1, 𝑅2, 𝐶1, 𝐶2

𝜔1 =
1

𝑅1𝐶1
, 𝜔2 =

1

𝑅2𝐶2
, 𝑋 =

1

𝑅2𝐶1
, 𝑌 =

1

𝑅1𝐶2

4 constraints
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Two Constraints from Filter Spec.

● 2 zeros : −𝜔1=
− 1

𝑅1𝐶1
, − 𝜔2=

−1

𝑅2𝐶2

are given from the filter specification.
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Proposed Algorithm Uses Third Constraint

● We use the third constraint  𝑋 =
1

𝑅2𝐶1

for passpand gain flattening.

● The fourth constraint is left  for ease of IC realization.
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Nyquist Chart of G2(jω)

|G2(jω1)||G2(jω2)|

Gain characteristics |G2(jω)| Nyquist chart of G2(jω)=X(ω)+j Y(ω)

Y(
ω

)
X(ω)

|G2(jω1)|=|G2(jω2)|

But in general |G2(jω1)|=|G2(jω2)|=|G2(j√ω1ω2)|

|G2(j√ω1ω2)|
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Our Idea for Flat Passband Gain Algorithm

If we make|G2(jω1)| =|G2(jω2)| =|G2(𝑗 𝜔1𝜔2)|,
Passband gain becomes flat from ω1 to ω2.

Gain characteristics |G2(jω)| Nyquist chart of G2(jω)=X(ω)+j Y(ω)

|G2(jω1)||G2(jω2)|

|G2(j√ω1ω2)|
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Outline

● Motivation for Complex Signal Processing Research

● RC Polyphase Filter:  Transfer Function

● RC Polyphase Filter:  Flat Passband Gain Algorithm

● RC Polyphase Filter and Hilbert Filter

● Active Complex Bandpass Filters

● Complex Bandpass ΔΣ AD Modulator

● Complex Multi-Bandpass ΔΣ DA Modulator

● ConclusionY. Tamura, R. Sekiyama, K. Asami, H. Kobayashi,
"RC Polyphase Filter As Complex Analog Hilbert Filter",
IEEE 13th International Conference on Solid-State and Integrated
Circuit Technology, Hangzhou, China (Oct. 2016)
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Research Objective

Analyze RC polyphase filter

We found that relevance between
RC polyphase filter and Hilbert filter

RC Polyphase Filter

Analog

Complex (I, Q) input

Hilbert Filter

Digital

Real part (Vin) input

Vin

Qout+

Iout+
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Hilbert Filter
 Characteristics
・Hilbert transform
・1 input and 2 outputs
・It is often implemented in digital filter

Gain

Phase
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Cosine, Sine Generation with Hilbert Filter

Gain

cos(ωt)+jsin(ωt)

cos(ωt)-jsin(ωt)

cos(ωt)+jsin(ωt)

2 cos(ωt)

cos(ωt)

sin(ωt)

x
ω-ω

ω component

-ω component

ω component

Hilbert filter
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Hilbert Transform
Complex signal from real signal 𝑥 (𝑡)

𝑥 𝑡 → 𝑥 𝑡 + 𝑗𝑦 𝑡

Hilbert transform

𝑦 𝑡 =
1

𝜋
න

−∞

∞
𝑥(𝜏)

𝑡 − 𝜏
𝑑𝜏 = 𝑥 𝑡 ∗

1

𝜋𝑡

Impulse response Fourier Transform

ℎ 𝑡 =
1

𝜋𝑡
𝑯 𝝎 = ቊ

−𝒋 (𝝎 > 𝟎)
𝒋 (𝝎 < 𝟎)

Frequency characteristic 𝐻 (ω)

𝒀 𝝎 = 𝑯 𝝎 𝑿(𝝎) = ቊ
−𝒋𝑿 𝝎 (𝝎 > 𝟎)

𝒋𝑿 𝝎 (𝝎 < 𝟎)

𝐹𝑜𝑢𝑟𝑖𝑒𝑟

David Hilbert
1862-1943

Phase
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1st order RC Polyphase Filter：Analysis

R1

R1

R1

R1

C1

C1

C1

C1

Iin+

Qin+

Iin-

Qin-

Iout+

Qout+

Iout-

Qout-

Zero:

Pass bandStop band

: Transfer function𝐻1 𝑗𝜔 =
1 + 𝜔𝑅1𝐶1
1 + 𝑗𝜔𝑅1𝐶1

ωk =
1

𝑅𝑘𝐶𝑘
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1st order RC Polyphase Filter : Gain and Phase

H1re − H1im H1re + H1im

H1re = H1im

π

2
phase lag

π

2
phase lead

Gain Phase

𝐻1𝑟𝑒 𝑗𝜔 =
𝐻1 𝑗𝜔 + 𝐻1

∗(−𝑗𝜔)

2
=

1

1 + 𝑗𝜔𝑅1𝐶1

𝐻1𝑖𝑚 𝑗𝜔 =
𝐻1 𝑗𝜔 − 𝐻1

∗(−𝑗𝜔)

2
= −𝑗

𝜔𝑅1𝐶1
1 + 𝑗𝜔𝑅1𝐶1

𝐻1 𝑗𝜔 = 𝐻1𝑟𝑒 𝑗𝜔 + 𝑗𝐻1𝑖𝑚(𝑗𝜔)

ー H1re
ー H1im
ー H1
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1st order case Analysis Results

Gain   : Hilbert filter only at zero

Phase : Completely Hilbert filter

Gain Phase

Hilbert filter 

RC Polyphase Filter
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Results：2nd to 4th RC Polyphase Filter

Gain Phase 

2nd

3rd

4th

ー H1re
ー H1im
ー H1
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Analysis Results and Consideration

1st to 4th order RC Polyphase Filter Analysis results

Prove for general n-th order case
(n = 1, 2, 3, 4, 5, ...)

Gain : Hilbert filter only at zeros

Phase : Completely Hilbert filter
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Order and Gain
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|H|

1st 2nd 3rd 4th

The higher orders,
the number of zeros increases;
|𝐻𝑟𝑒| and |𝐻𝑖𝑚| becomes close in wide range  

Close to ideal Hilbert transform
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Order and Phase

Phase characteristic is not changed

There is always 90 phase difference

1st 2nd 3rd 4th

Fulfill Hilbert transform in full range
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Summary of RCPF and Hilbert Filter

RC polyphase filter is approximation of 
ideal Hilbert filter for complex input signal
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Outline

● Motivation for Complex Signal Processing Research

● RC Polyphase Filter:  Transfer Function

● RC Polyphase Filter:  Flat Passband Gain Algorithm

● RC Polyphase Filter and Hilbert Filter

● Active Complex Bandpass Filters

● Complex Bandpass ΔΣ AD Modulator

● Complex Multi-Bandpass ΔΣ DA Modulator

● Conclusion
A. Hatta, N. Kushita, M. T.Tran, K. Asami, A. Kuwana, H. Kobayashi,
"Relationship between Active Complex Bandpass Filter and Hilbert Filter“
5th Taiwan and Japan Conference on Circuits and Systems. Nikko, Japan
(Aug. 2019)
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Gm : Transconductance

Input voltage: Vin

Output current : Iout Iout=gmVin

Vin

Ioutg
m

I+ I-

I
b

Vin

+

-

dimension of gm
R

1

Iout=I+-I-
=gmVin
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Complex Bandpass Gm-C Filter

Iin

Qin

C

C

gm

-

+

VIout

V
Qout

g0

g0

CsgCsgg

jgscg

jQinIin

jVV

m

m

QoutIout

0
2222

0

0

2








+
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Gain of Complex Bandpass Gm-C Filter
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0g
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Complex Bandpass Active RC Filter

Iout+

Qout-

Iin

Iout-

Qout+

Qin

+

-

+

-

g
2

g2 g3

g
3

g1

g
1

C

C

2

1

2

33
00

32

1

|)(|
2

)(
)(

g

g
jH

g

g
QQ

C

g

Cgjg

g
jH













　ゲイン値　　　中心周波数Center freq. Gain

Transfer functions of complex bandpass Gm-C and active RC filters are the same.  

50/64



Our Investigation Results

|𝐻 𝜔 |

𝐻𝑟𝑒 𝜔

𝐻𝑖𝑚 𝜔

∠𝐻𝑖𝑚 𝜔 − ∠𝐻𝑟𝑒 𝜔

∠𝐻𝑟𝑒 𝜔

∠𝐻𝑖𝑚 𝜔

∠𝐻 𝜔

Poor Hilbert filter characteristics of active complex bandpass filters

Gain   : Poor Hilbert filter characteristics for both pass and stop bands
Phase : Hilbert filter only at large |ω|  

Normalized angular frequencyNormalized angular frequency

G
ain

 [d
B

]

P
h

ase [rad
]
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● RC Polyphase Filter:  Flat Passband Gain Algorithm

● RC Polyphase Filter and Hilbert Filter

● Active Complex Bandpass Filters

● Complex Bandpass ΔΣ AD Modulator

● Complex Multi-Bandpass ΔΣ DA Modulator

● Conclusion
H. San, Y. Jingu, H. Wada, H. Hagiwara, A. Hayakawa, J. Kudoh, K. Yahagi,T. Matsuura, 
H. Nakane, H. Kobayashi, M. Hotta, T. Tsukada,K.Mashiko, A. Wada,
“A Multibit Complex Bandpass Delta Sigma AD Modulator with I, Q Dynamic Matching and 
DWA Algorithm'', IEEE Asian Solid-State Circuits Conference, Hangzhou, China (Nov. 2006).
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Receiver Architecture Comparison
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Complex Bandpass Delta-Sigma AD Modulator
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Proposed Complex Bandpass ΔΣ AD Modulator Configuration

● I, Q paths mismatch reduction
● Complex bandpass DWA algorithm for multi-bit DACs
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Chip Implementation & Measurement
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● Active Complex Bandpass Filters
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● Complex Multi-Bandpass ΔΣ DA Modulator

● ConclusionM. Murakami, H. Kobayashi, S. l N. B. Mohyar, O. Kobayashi, T. Miki, J. Kojima,
"I-Q Signal Generation Techniques for Communication IC Testing and ATE Systems",
IEEE International Test Conference, Fort Worth, TX (Nov. 2016).
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IC Testing with Complex Multi-tone Signal 

(I) Image Rejection Ratio Testing of Communication ICs

I, Q imbalance
Negative freq. (input)          Positive freq. (output)

(II) Complex Analog Filter Testing
Complex filter gain

58/64



Complex Resonator
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Complex N-Band DWA Algorithm

✦ Attach pointers
✦ Exchange upper-path and lower-path every N clock
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Multi-tone Signal Generator

DWA

δQ

DWA

Steep NotchesNotches filled with noise

DWA

This work was done by Mr. Masahiro Murakami. 61/64
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Conclusion

Complex filter is simple, but very interesting

Even somewhat mysterious !

To understand its principle, we use
its complex transfer function and 

Hilbert transfer form.

These are useful for filter design as well as analysis
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Our Recent Research Results

A2-3: 16: 45 
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K. Asami, N. Kushita, A. Hatta, M. T. Tran, 
Y. Tamura, A. Kuwana, H. Kobayashi

A2-4: 16: 57 
Flat Pass-Band Method with Two RC Band-Stop Filters 
for 4-Stage Passive RC Polyphase Filter in Low-IF Receiver Systems 
M. T. Tran, N. Kushita, A. Kuwana, H. Kobayashi

A2-5: 17: 09 
Frequency Estimation Sampling Circuit 
Using Analog Hilbert Filter and Residue Number System
Y. Abe, S. Katayama, C. Li, A. Kuwana, H. Kobayashi
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