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あらまし 研究機関 IMEC より逐次比較近似 A–D 変換器 (SAR ADC) の低消費電力化の技術が二つ提案さ
れている（コンパレータを二つ用いる方式及び電荷共有型方式）．しかしそれらはコンパレータ・オフセットの影
響により SAR ADC の線形性が劣化するという特有の問題があるので，コンパレータ・オフセットをアナログ
的に校正している．本論文では，これらの SAR ADC の低消費電力化技術に逐次比較近似冗長アルゴリズムを
併用してコンパレータ・オフセットの影響をディジタル補正することでアナログ校正を不要にする方式を提案す
る．提案ディジタル補正方式は CMOS 微細化の進展に伴いアナログ校正に比べ実現がより有利になることが期
待できる．
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1. ま え が き

CMOS微細化に伴いトランジスタ真性利得が低下し

信頼性確保及び低消費電力化のため電源電圧が低くな

り，オペアンプなどのアナログ回路を多用するA–D変

換器 (ADC)の高性能化が難しくなってきている．こ

れに対して逐次比較近似 (Successive Approximation

Register : SAR) ADC（図 1）はオペアンプを使用

せず大部分をディジタル回路で構成できるので微細

CMOS SOC内での高効率 ADC実現に適した構成と
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して関心が高まっている [1]～[6]．

その技術トレンドの中で研究機関 IMECより SAR

ADCの低消費電力化のための二つの技術が提案され

ている [1], [2]．しかしながらこれらはコンパレータ・

オフセット影響により SAR ADC の線形性が劣化す

るという特有の問題があるので，IMEC ではコンパ

レータ・オフセットをアナログ的に校正している．

本論文では，これらの SAR ADC 低消費電力化技

術に逐次比較近似冗長アルゴリズムを併用してコンパ

レータ・オフセットの影響をディジタル補正しアナロ

グ校正を不要にする方式を以下のように提案する．

(1) IMEC より低消費電力化技術として二つのダ

イナミックコンパレータをもち，逐次比較のステップ

の前半で低消費電力・高ノイズ，後半で高消費電力・低

ノイズのコンパレータを用いる SAR ADC 方式が提

案された（図 2）[1]．すべてのステップで高消費電力・

低ノイズのコンパレータを使用する通常の SAR ADC

に比べて低消費電力化が図れる．しかしながら IMEC
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図 1 SAR ADC の構成図
Fig. 1 SAR ADC block diagram.

図 2 二つのコンパレータを用いた SAR ADC の構成図
Fig. 2 Block diagram of an SAR ADC with two

comparators.

図 3 電荷共有 SAR ADC の構成図
Fig. 3 Block diagram of a charge-sharing SAR ADC.

方式では二つのコンパレータのオフセット・ミスマッ

チにより SAR ADC に非線形性が生じるので，[1] で

はオフセットをアナログ的に校正している．本論文で

はこの方式に冗長アルゴリズムを併用することを提案

する．前半のステップでのノイズによるコンパレータ

誤判定，二つのコンパレータのオフセット・ミスマッ

チ間の影響がディジタル演算で補正できることを示す．

(2) IMEC よりもう一つの低消費電力化技術と

して電荷共有 2 進 SAR ADC 構成が提案された

（図 3，[1], [2]）．しかしそこではコンパレータ・オフ

セットにより SAR ADC 全体の線形性が劣化するの

で，コンパレータ・オフセットをアナログ校正してい

る．本論文では冗長アルゴリズムを用いてこのオフ

セット影響をディジタル補正する方式を示す．

(3) 更に低消費電力化を実現するために (1)，(2)

を組み合わせて，ダイナミックコンパレータ 2個，電

荷共有構成，冗長アルゴリズムを用いて SAR ADC

を実現する方式を検討する．コンパレータ・オフセッ

トの影響をディジタル補正できることを示す．

微細化・低電源電圧化の SOCにおいては設計容易

性・信頼性・プロセス間移植性・スケーラビリティの

ためアナログ校正の要素を回避したい．提案する冗長

アルゴリズムによるコンパレータ・オフセットの影響

のディジタル誤差補正技術は，この観点から従来のア

ナログ校正方式に比べて微細化でより有効になり得る．

以下の章で提案手法の原理，アルゴリズム設計例と

シミュレーションによる効果確認結果を示す．

2. 2進及び非 2進 SAR ADCアルゴリ
ズム

逐次比較型 A–D変換器はトラック・ホールド回路，

コンパレータ，D–A 変換器，論理回路とタイミング

発生回路から構成される（図 1）．内部回路がほとん

どディジタル回路で実現できるので微細 CMOSでの

ADC実現に適した構成である．

通常の逐次比較型 ADCは “天秤の原理”で 2進探

索アルゴリズムに従って動作する．2進アルゴリズム

は N ビット分解能を N 回の比較で実現する．図 4

（左側）に N = 5 の場合を示す．ここではアナログ

入力範囲を 0.0 から 32.0 に正規化して考える．分銅

に対応する DAC 出力の重み付けは 2 進荷重で初段

は 16.0，2 段目は初段のコンパレータ出力に応じて

24.0(= 16.0 + 8.0) 若しくは 8.0(= 16.0 − 8.0) とす

る．2進アルゴリズムは各ステップでの比較で誤判定

が起きた場合に出力に誤差が生じてしまう．すなわち

k ステップ目で比較したコンパレータ出力を bk とす

ると（bk = −1または 1, k = 1, 2, ..., N），ADCディ

ジタル出力 Dout は次のように表せる．

Dout = 2N−1 +

(
N−1∑
k=1

bk2N−k−1

)
+

1

2
(bN − 1).

ここで 0 ≤ Dout ≤ 2N − 1である．あるDout 値に対

して (b1, b2, ..., bN )の組は一意に決まる．

冗長（非 2進）アルゴリズムではN ビット分解能を

M 回 (N < M) の比較で実現する．図 4 に N = 5,

M = 6の場合を示す．分銅に対応する DAC出力の重

み付けは非 2進荷重で初段は 16.0，2段目は初段のコ
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ンパレータ出力に応じて 23.0 (= 16.0+ p2, p2 = 7.0)

若しくは 9.0 (= 16.0 − p2) とする．比較回数を増や

すことにより各出力コードに対応する比較パターン

が複数となり，前半の判定で間違えた場合でも正解

を出力できるようになる [3]～[6]．各ステップで許容

できる誤差の範囲は比較ステップ数M と分銅重み付

けにより決まる．すなわち k ステップ目で比較した

コンパレータ出力を sk とすると (sk = −1 または 1,

k = 1, 2, ..., M) ADCディジタル出力 Dout は次のよ

うに表せる．

Dout = 2N−1 +

M−1∑
k=1

skpk+1 +
1

2
(sM − 1). (1)

pk = γM−k−1 の場合は基数 γ 進 (γ = 2N/M ,

1 < γ < 2) である [3], [4]．これに制限されずにあ

る程度の自由度をもって pk を設計することも可能

である [5], [6]．(s1, s2, ..., sM )は 2M 通りの組があり

N < M なので 2N < 2M である．0 ≤ Dout ≤ 2N −1

の 2N 通りの整数値のある一つの Dout 値に対して

(s1, s2, ..., sM )の組（式 (1)の解）は複数個あり得る．

これは回路ではコンパレータ判定 sk が誤っても正解

の Dout が得られる場合があることに対応しており，

これが冗長アルゴリズム SAR ADC のディジタル誤

差補正の原理である．またある Dout 値に対してどの

複数の (s1, s2, ..., sM )の組を対応させるかが冗長アル

ゴリズムの設計である [5], [6]．

図 4 5 ビット 5 ステップ 2 進逐次比較近似アルゴリズム
（左）．5 ビット 6 ステップ冗長アルゴリズム（右）．

Fig. 4 Binary search algorithm of a 5-bit SAR ADC

with 5 steps (Left). Non-binary search al-

gorithm of a 5-bit SAR ADC with 6 steps

(Right).

3. コンパレータを二つ用いたSAR ADC
低消費電力化技術でのディジタル補正

3. 1 従 来 技 術

通常の SAR ADC ではすべてのステップで高消費

電力・低ノイズのコンパレータを使用する [7]．それ

に対して IMEC からノイズ特性（及び電力）の異な

るコンパレータを二つ用いた SAR ADC が提案され

た（図 2，[1]）．この方式は 2進アルゴリズムの最後に

1LSB遷移の冗長ステップを追加し，最初は低消費電

力・高ノイズのコンパレータを用い，最終 2ステップ

で高消費電力・低ノイズのコンパレータを用いる．高

ノイズのコンパレータのノイズによる誤差を低ノイズ

コンパレータを用いた最後の 2ステップで補正するこ

とにより，全体として高精度・低消費電力化を実現し

ている．

図 5 は IMEC提案方式の 4ビット分解能の場合を

示している．最初の 3 ステップで低消費電力コンパ

レータを用い，4ステップ目及び冗長の 5ステップ目

（最初の 3 ステップ目のノイズによる誤判定補正のた

め）で高消費電力コンパレータを用いている．最初の

3ステップ間でのノイズによるコンパレータ誤判定は

±1LSB以内であれば冗長の 5ステップ目の判定で補

正できる．この構成ではダイナミックコンパレータを

用いているので比較動作するときのみ電力を消費する．

したがって，前半で低消費電力コンパレータを用いる

ので低消費電力化できる．

この IMEC提案方式の問題点は，二つのコンパレー

タ間のオフセットのミスマッチにより SAR ADC 全

体の精度が劣化することである．図 6 にオフセットミ

図 5 二つのコンパレータを用いた低消費電力 SAR

ADC [1]

Fig. 5 SAR ADC with two comparators for low

power.
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図 6 二つのコンパレータを用いた SAR ADC でのコン
パレータ・オフセット・ミスマッチによる線形性劣化

Fig. 6 Non-linearity caused by the comparator offset

mismatch in an SAR ADC with two compara-

tors.

スマッチによる線形性劣化の説明を示す．後段のコン

パレータ・オフセットが SAR ADC全体のオフセット

となる．最初の 3ステップ間ではコンパレータ・オフ

セット・ミスマッチが 3ステップ目までの参照電圧の

誤差として見えてしまう．それが冗長の 5ステップ目

で補正できる±1LSBの範囲を超えているときは SAR

ADC 全体の非線形性となってしまう．この問題を解

決するために [1] では二つのコンパレータのオフセッ

トが (1/2)LSB以内になるようにアナログ的に調整し

ている．

3. 2 提案する 2コンパレータ使用冗長アルゴリズ

ム SAR ADC

通常の電荷再配分型や抵抗配列による電圧分割DAC

を用いる 2 進 SAR ADC はコンパレータ・オフセッ

トは ADC全体のオフセットとなり，線形性は劣化し

ない [7]．しかし，この IMEC提案 [1]の方式では二つ

のコンパレータ間のオフセットのミスマッチにより線

形性が劣化する．

ここでは冗長アルゴリズムを用いて線形性をディ

ジタル演算で改善する方式を提案する．図 7 にオフ

セットミスマッチがあっても冗長アルゴリズムで最終

ADC 出力は線形性が得られる説明を示す．後段のコ

ンパレータのオフセットは SAR ADC全体のオフセッ

トとなる．前段ではコンパレータ・オフセット・ミス

マッチにより等価的に参照電圧の誤差となる．すなわ

ちこれは理想的参照電圧値の場合に対してコンパレー

タが誤判定するとみなすことができる．このこと及び

図 7 二つのコンパレータを用いた SAR ADC でのコン
パレータ・オフセット・ミスマッチの冗長アルゴリ
ズムによる補正

Fig. 7 Digital error correction of the comparator off-

set mismatch efffects by the non-binary algo-

rithm in an SAR ADC with two comparators.

ノイズによるコンパレータ誤判定の影響は，一定範囲

以内ならば冗長アルゴリズムによりディジタル補正で

きる．

我々が先に提案した一般化冗長アルゴリズム [5], [6]

を用いて非 2 進 SAR ADC アルゴリズムを次のよう

に設計する．まずコンパレータ・オフセットのワース

ト値を見積もる．前半で使用するコンパレータの入力

換算オフセットを Vos1，後半で使用するコンパレータ

の入力換算オフセットを Vos2 とする．提案冗長アル

ゴリズムでは最終ステップを基準に誤差を考えるので，

前半での比較で参照電圧が等価的に Vos1 − Vos2 の誤

差があることになる．Vos2 が冗長アルゴリズム SAR

ADC全体のオフセットになる．コンパレータを二つ

用いた技術では前半のコンパレータでノイズの大きい

ものを使用するため，冗長アルゴリズムはオフセット

誤差とノイズの影響を補正できるように設計する．

ここで次の場合を例として考える．SAR ADCの分

解能を 10 ビット，前半のコンパレータのオフセット

を +4LSB，入力換算ノイズを 6σ = 1LSB，後半のコ

ンパレータのオフセットを −2LSB，入力換算ノイズ

を 6σ = 0.2LSBとする．

従来の IMEC方式アルゴリズムで用いた，各ステッ

プの重み付け，誤差，誤差許容値を表 1 に示す．また

ランプ波入力で求めた DNLシミュレーション結果を

図 8 に示す．ここでランプ波ヒストグラムの全点数は

0-1023 フルスケールで 214 点，すなわち 1LSB 当り
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表 1 従来の二つのコンパレータ使用 10 b SAR ADC の
アルゴリズム

Table 1 Conventional 10-bit SAR ADC algorithm

with two comparators.

ステップ 重み付け er(k) 許容値
k pk [LSB] [LSB]

コンパレータ 1 1 512 7.0 1

低電力・高ノイズ 2 256 7.0 1

3 128 7.0 1

4 64 7.0 1

5 32 7.0 1

6 16 7.0 1

7 8 7.0 1

8 4 7.0 1

9 2 7.0 1

コンパレータ 2 10 1 0.2 0

高電力・低ノイズ 11 1 0.2 0

図 8 従来の二つのコンパレータを用いた 2進 SAR ADC

の DNL のシミュレーション結果（コンパレータ・
オフセットのアナログ校正なしの場合）

Fig. 8 Simulation result of the conventional SAR AD

with two comparators (in case of no analog

calibration of comparator offset).

16点で分解能は (1/16)LSBとした．また「重み付け」

は p1 = 2N−1，また k > 2の pk に対しては式 (1)の

pk である．「誤差」(er(k))はノイズ，コンパレータ・

オフセットによる等価的に参照電圧に加わる誤差の最

大値であり，「誤差許容値」はその誤差がどの範囲まで

であれば冗長アルゴリズムでディジタル補正できるか

を示したものである．

この表 1 の IMEC 方式アルゴリズムでは 10，11

ステップでノイズの小さいコンパレータを使用してい

る．誤差許容値が 1LSBなので，二つのコンパレータ

のオフセットミスマッチとノイズの合計を ±1LSB以

内に抑える必要がある．コンパレータのオフセットミ

スマッチが大きい場合は第 10，11 ステップの比較で

入力にかかわらず同じ判定になるため 9ビット精度の

性能しか達成できない．

次に提案方式の場合を考える．提案アルゴリズムの

設計例を表 2 に，シミュレーション結果を図 9 に示す．

この提案アルゴリズムでは第 7～11ステップでノイズ

の小さいコンパレータを使用している．誤差許容値が

8LSBなので，二つのコンパレータのオフセットミス

表 2 提案する二つのコンパレータ使用 10 b SAR ADC

のアルゴリズム
Table 2 Proposed 10-bit SAR ADC algorithm with

two comparators.

ステップ 重み付け er(k) 許容値
k pk [LSB] [LSB]

コンパレータ 1 1 512 7.0 8

低電力・高ノイズ 2 256 7.0 8

3 128 7.0 8

4 64 7.0 8

5 32 7.0 8

6 16 7.0 8

コンパレータ 2 7 8 0.2 0

高電力・低ノイズ 8 8 0.2 0

9 4 0.2 0

10 2 0.2 0

11 1 0.2 0

図 9 提案する二つのコンパレータを用いた冗長アルゴリ
ズム SAR ADC の DNL のシミュレーション結果

Fig. 9 Simulation result of the proposed SAR ADC

with two comparators and using the non-

binary algorithm.

マッチとノイズの合計が ±8LSB以内であればディジ

タル誤差補正可能である．また，出力の階調が −8～

1031 であるので後半のコンパレータのオフセットが

±8LSB以内であれば，出力が飽和することなく 1024

階調で出力される．最終ディジタル出力から後段コン

パレータ・オフセット分を減算すれば ADC全体のオ

フセットを補正できる．

3. 3 考 察

二つのコンパレータを用いる技術では前半のコンパ

レータ比較動作で各ステップの誤差は均等でありコン

パレータ・オフセット・ミスマッチ分になる．この場

合は [1] や上記提案アルゴリズム例のように DAC を

2進に重み付けし，許容したい誤差に応じて表 2 の例

のように同じ DACの重み付けを追加し，その前のス

テップの比較から後半のコンパレータに切り換えると

効果的である．誤差が 1LSB以内の場合は [1]に示さ

れるように参照電圧変化 1LSB を 2 ステップ続けて，

コンパレータを切り換えるステップは最後から 2 ス

テップ目にする．誤差が 2LSB以内の場合は参照電圧

変化 2LSBを 2ステップ続けて最後から 3ステップ目
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図 10 消費電力とコンパレータ・ミスマッチ許容のトレー
ドオフ

Fig. 10 Trade-off between power consumption and

comparator offset mismatch allowance.

で切り換える．誤差が 4LSB以内の場合は参照電圧変

化 4LSBを 2ステップ続けて最後から 4ステップ目で

切り換える．このようにすると低消費電力かつコンパ

レータ・オフセットとノイズの影響が少ない構成が達

成できる．

この提案手法では，消費電力とノイズ，コンパレー

タ・オフセット・ミスマッチ許容はトレードオフの関係

にある．前半ステップでの大きなノイズやコンパレー

タ・オフセット・ミスマッチを許容するためには，後半

の低ノイズ・高消費電力のコンパレータに早いステッ

プで切り換える必要があるが，それにより消費電力低

減効果は削減される．図 10 は二つのコンパレータ使

用による低消費電力化とコンパレータ・オフセットの

ミスマッチ許容のトレードオフ関係を示している．

また，冗長アルゴリズムでステップ数を増やすと，

より大きなノイズやコンパレータ・オフセット・ミス

マッチを許容できるがロジック回路やコンパレータの

動作回数が増えるので消費電力が増加するというト

レードオフがある．

4. 電荷共有 SAR ADCでのディジタル
補正

4. 1 従来技術（電荷共有 2進 SAR ADC）

高効率 ADCとして IMECより電荷共有 2進 SAR

ADC が報告されている [1], [2]（図 3）．電荷再配分

SAR ADC では電圧で信号処理が行われるのに対し，

電荷共有 SAR ADCは電荷で信号処理が行われる．電

荷共有 SAR ADC はサンプリング時にアナログ入力

を Cs に充電し，そのときに 2進荷重の容量配列 C1～

CM−1 に参照電圧 Vref を充電する．そして，逐次比

図 11 電荷共有型 2 進 SAR ADC でのコンパレータ・オ
フセットによる線形性劣化

Fig. 11 Non-linearity caused by the comparator

offset in the charge-sharing SAR ADC.

較サイクル時に Cs の電荷の正負をコンパレータで判

定し，High判定のときは電荷を減算する向きに，Low

判定のときは電荷を加算する向きに C1 を接続する．

これを繰り返し，C1～CM−1 をMSBから順にそれぞ

れのステップの判定に従って接続する．

電荷共有 SAR ADCでは最初に参照電圧 Vref から

容量配列 C1～CM−1 に充電し，このとき Vref で電力

消費が生じる．その後のステップでは容量配列は Vref

からは切り離されているので，Vref の電力消費はな

い．一方電荷再配分 SAR ADC [3], [4] では各ステッ

プでコンパレータ出力の 1, 0 に応じて参照電圧 Vref

または GNDに容量が接続されるので，各ステップで

Vref の電力消費が生じ得る．この観点から電荷共有

SAR ADCは電荷再配分 SAR ADCより低消費電力

化できる．

しかし，この電荷共有 SAR ADC には次の問題点

がある．電荷共有 SAR ADCではコンパレータ・オフ

セットが SAR ADC 全体の線形性を劣化させる．こ

の原因は，コンパレータの入力換算オフセットは電

圧であり，ステップが進むごとに容量が追加されるた

め，電荷換算オフセット Qos が増加するためである．

図 11 に電荷共有 SAR ADC のコンパレータ・オフ

セット電圧による線形性劣化の計算例を示す．電荷共

有型 SAR ADC では各ステップでコンパレータ入力

換算オフセット電圧が一定でも，それを等価的に参照

電圧誤差と換算した場合にその誤差が各ステップで一

定でないために ADC全体として非線形特性が生じる．

この問題を解決するために [1], [2]ではコンパレータ内
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図 12 冗長アルゴリズムによる電荷共有型 SAR ADC の
コンパレータ・オフセットの影響のディジタル補正

Fig. 12 Digital error correction by the non-binary al-

gorithm for the comparator offset effects in

the charge-sharing SAR ADC.

部に可変容量を入れ，オフセットが (1/2)LSB以内に

なるように調整している．

4. 2 提案する電荷共有冗長アルゴリズム SAR

ADC

この節ではコンパレータ・オフセットによる電荷共

有 2進 SAR ADCの線形性の劣化の問題を，冗長アル

ゴリズムを用いてディジタル演算で改善する方式を提

案する．図 12 にその説明を示す．コンパレータの入

力電圧オフセットは等価的に各段の参照電圧の理想値

からのずれ（図 12 の左側の濃い線）となる．電荷共

有型では電荷モードで動作するため通常の SAR ADC

とは異なりそのずれの値が各段で異なる．このため理

想参照電圧値近辺の入力に対してコンパレータが判定

誤りを生じる．これを冗長アルゴリズムでディジタル

誤差補正する．コンパレータ入力電圧オフセットによ

る最終段前（3 段目）と最終段（4 段目）の等価的に

参照電圧値がずれた値（両者のずれはほぼ等しい）が

ADC 出力コード変わり目の遷移点となり，図 12 の

右側の濃い線で示される一定オフセットのほぼ線形な

SAR ADC入出力特性を得る．

我々が提案した一般化冗長アルゴリズム [5], [6]を用

いて非 2 進 SAR ADC アルゴリズムを設計する．N

ビット M ステップ (N < M) の SAR ADC を考え

る．kステップ目での容量の合計値を Csum(k)とする

と，以下のように表せる．

Csum(1) = Cs.

Csum(k) = Cs +

k−1∑
i=1

Ci (k ≥ 2).

コンパレータの入力換算オフセット電圧を Vos とする

と kステップ目の電荷換算Qos オフセットは次のよう

になる．

Qos(k) = Csum(k) · Vos.

冗長アルゴリズムでは最終ステップを基準に誤差を考

える．したがって，k ステップ目のオフセットによる

電荷誤差 Qer(k)は次のようになる．

Qer(k) = Qos(k) − Qos(M).

入力電荷のフルスケールを QFS とすると 1LSB換算

のオフセット誤差 er(k)は次のようになる．

er(k) = Qer(k)
2N

QFS
. (2)

これを許容してディジタル誤差補正で正解を出力でき

るアルゴリズムを設計する．この場合最終比較値のオ

フセット Qos(M) が ADC 全体のオフセットとなる．

1LSBに換算した ADCオフセットDos は以下のよう

になる．

Dos = Qos(M) · 2N

VinFS · Cs
.

ADC全体にオフセットがある場合，端の入力に対し

てディジタル出力の飽和が生じる．冗長アルゴリズム

にオーバレンジをもたせ，出力の階調が 2N + 2 · Dos

になるように設計することで，ディジタル出力が飽和

することをなくすことができる．

ここで次の例を考える．SAR ADC 分解能を 10

ビット，Vin：−1～+1 V，Vref =1 V，Cs = 512 C，

Vos = 55 mVとする．

2 進アルゴリズムの場合の容量アレーと er(k) を

表 3 に，MATLABを用いたシミュレーション結果を

図 13 に示す．次にオフセット誤差を許容する 10ビッ

ト 11ステップの提案冗長アルゴリズムの容量アレー，

er(k)，誤差許容値を表 4 に，シミュレーション結果を

図 14 に示す．このアルゴリズムは−60～1083の階調

があり，この例では，59～1083の出力となっている．

ADC入力をゼロとして ADC 出力を得るなどして

ADC全体のオフセットを測定し，最終出力からオフ

セット分を減算すれば，ADC のオフセットを補正で

きる．
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表 3 10 ビット 2 進 SAR ADC アルゴリズム
Table 3 10-bit binary SAR ADC algorithm.

ステップ 容量サイズ er(k)

k Ck [LSB]

1 256 28.1

2 128 14.0

3 64 7.0

4 32 3.5

5 16 1.7

6 8 0.8

7 4 0.4

8 2 0.2

9 1 0.1

10 0 0.0

図 13 従来の電荷共有 2進 SAR ADC の DNLのシミュ
レーション結果（コンパレータ・オフセットのアナ
ログ校正なしの場合）

Fig. 13 Simulation result of the conventional charge-

sharing SAR ADC with the binary algorithm

(in case of no analog calibration of compara-

tor offset).

表 4 10 ビット 11 ステップ冗長アルゴリズム（電荷共有
SAR ADC 用）

Table 4 10-bit 11-step algorithm for a charge-sharing

SAR ADC.

ステップ 容量サイズ er(k) 許容値
k Ck [LSB] [LSB]

1 270 31.4 32

2 142 16.6 18

3 75 8.7 10

4 40 4.6 5

5 21 2.4 3

6 11 1.3 2

7 6 0.7 1

8 3 0.3 1

9 2 0.2 0

10 1 0.1 0

11 0 0.0 0

このように ADC全体のオフセット分の階調を増や

し，“誤差–誤差許容値”が (1/2)LSB以下になるよう

に設計することにより冗長アルゴリズムで誤差補正で

きる．ここで示した例の場合，2進アルゴリズムでは

DNL を (1/2)LSB 以内にするためにはコンパレータ

の入力換算オフセットが ±1 mV以内である必要があ

るが [1], [2]，図 14 のシミュレーション結果に示すよ

うに冗長アルゴリズムでは ±55 mV 以内と大幅にオ

図 14 提案電荷共有冗長アルゴリズム SAR ADCのDNL

のシミュレーション結果
Fig. 14 Simulation result of the proposed charge-

sharing SAR ADC with the non-binary al-

gorithm.

フセットを許容できる．なおこの理論的解析式を附録

に示す．

5. 2 個コンパレータ使用電荷共有 SAR
ADCでのディジタル補正

3.，4.で記述した二つの技術を組み合わせて，コン

パレータを二つ用いた電荷共有冗長アルゴリズム SAR

ADCの場合の誤差補正アルゴリズムを考える．コン

パレータ 1（前半）のオフセットばらつきが ±a [V]の

範囲，コンパレータ 2（後半）のオフセットばらつき

が±b [V]の範囲とする．前半の比較のオフセットによ

る電荷換算誤差 Qer は次のようになる．

Qer(k) = Csum(k) · Vos1 − Csum(M) · Vos2.

前半のコンパレータの入力換算ノイズ Vno1 の 3σ を

c [V]とすると前半での比較の誤差は次のようになる．

Qer(k) = Csum(k) · (Vos1 + Vno1)

− Csum(M) · Vos2.

| Qer(k) |< (a + b + c) · Csum(M).

後半の比較の電荷共有技術の誤差が十分小さい場合は

二つのコンパレータを用いた技術と同様に前半の比較

で誤差 (a+ b+ c) ·Csum(M)を許容できるように表 2

の例のように同じ DACの重み付けを追加し，その前

のステップの比較から後半のコンパレータに切り換え

ることで補正できる．

ここで次の条件の例を考える．SAR ADC分解能 10

ビット，Vin：−1～+1 V，Vref = 1 V，Cs = 512C，前

半のコンパレータの入力換算オフセット電圧 +8 mV，

入力換算ノイズ 6σ = 1mV，後半のコンパレータ

の入力換算オフセット電圧 −7 mV，入力換算ノイズ

6σ = 0.2 mV．

従来 2進アルゴリズム [1] の場合の各ステップの容

量アレーの重み付け，誤差，誤差許容値を表 5 に，シ
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表 5 二つのコンパレータを用いた電荷共有 2 進 SAR

ADC の従来アルゴリズム
Table 5 Conventional charge-sharing binary SAR

ADC algorithm with two comparators.

ステップ 容量サイズ er(k) 許容値
k Ck [LSB] [LSB]

コンパレータ 1 1 256 11.3 1

低電力・高ノイズ 2 128 13.3 1

　　　　 3 64 14.3 1

4 32 14.8 1

5 16 15.1 1

6 8 15.2 1

7 4 15.3 1

8 2 15.3 1

9 1 15.3 1

コンパレータ 2 10 1 0.2 0

高電力・低ノイズ 11 0 0.2 0

図 15 従来の二つのコンパレータを用いた電荷共有 2 進
SAR ADC の DNL のシミュレーション結果（コ
ンパレータ・オフセットのアナログ校正なしの場合）

Fig. 15 Simulation result of the conventional charge-

sharing SAR ADC with two comparators (in

case of no analog calibration of comparator

offset).

表 6 二つのコンパレータを用いた電荷共有非 2 進 SAR

ADC の提案アルゴリズム
Table 6 Proposed charge-sharing non-binary SAR

ADC algorithm with two comparators.

ステップ 容量サイズ er(k) 許容値
k Ck [LSB] [LSB]

コンパレータ 1 1 256 11.4 16

低電力・高ノイズ 2 128 13.4 16

3 64 14.4 16

4 32 15.0 16

5 16 15.2 16

コンパレータ 2 6 16 0.4 0

高電力・低ノイズ 7 8 0.3 0

8 4 0.3 0

9 2 0.2 0

10 1 0.2 0

11 0 0.2 0

ミュレーション結果を図 15 に示す．二つのコンパレー

タを使用しているのでオフセットが大きい場合，後半

のコンパレータの判定は情報をもたない．そのため，

電荷共有技術が要因となる誤差は 9ステップを基準と

したときの前のステップの電荷オフセット差となる．

次に提案アルゴリズムの場合の各ステップの容量ア

図 16 提案する二つのコンパレータを用いた電荷共有冗
長アルゴリズム SAR ADC の DNL のシミュレー
ション結果

Fig. 16 Simulation result of the proposed charge-

sharing non-binary SAR ADC with two com-

parators.

レーの重み付け，誤差，誤差許容値を表 6 に，シミュ

レーション結果を図 16 に示す．この例では 6ステッ

プ目から低ノイズコンパレータに切り換える．提案ア

ルゴリズムは誤差をディジタル補正できていることが

確認できる．

6. む す び

二つのコンパレータ使用及び電荷共有構成の低消費

電力での SAR ADC の実現に際して，ノイズ及びコ

ンパレータ・オフセットの影響の問題をディジタル誤

差補正で解決するための冗長 SARアルゴリズムを用

いることを提案した．それらの影響の見積りと補正す

る冗長アルゴリズムの例とシミュレーション結果を示

した．

我々は先に冗長アルゴリズムにより SAR ADC が

高速化できることを示した [5], [6]．ここでは冗長アル

ゴリズムにより SAR ADC がアナログ校正不要で低

消費電力化できることを示した．これを一般化して考

察すると，冗長性をもった回路システムでは冗長性に

よりある程度の誤動作・回路の非理想要因を許容する

ので，各構成要素・動作に対する要求が緩和され，結

果的に全体としてより効率が良くなるといえよう．
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付 録

ここでは冗長アルゴリズム電荷共有型 SAR ADCの

DNL が ±(1/2)LSB 以内に収まるためのコンパレー

タ入力換算オフセット電圧許容範囲の理論式の結果を

記す．式 (2)より次を得る．

er(k) = Qer(k) · 2N

QFS

= [Qos(k) − Qos(M)] · 2M

QFS

= [Csum(k) − Csum(M)] · Vos · 2M

QFS
.

ここでQFS = VinFSCsである．これより次式を得る．

Vos =
er(k)

[Csum(k) − Csum(M)]
· 2M

QFS
.

したがって，DNL が ±(1/2)LSB 以内に収まるた

めにはコンパレータ・オフセット Vos がすべての k

(k = 1, 2, ..., M) に対して次を満たすことが条件と

なる．

|Vos| ≤ | q(k)

[Csum(k) − Csum(M)]
· 2M

QFS
|. (A·1)

ここで q(k) は k ステップ目の冗長性であり [6]，導

出過程は省略するが Table 4 の場合は q(1) = 32,

q(2) = 18, q(3) = 10, q(4) = 5, q(5) = 3, q(6) = 2,

q(7) = q(8) = 1, q(9) = q(10) = q(11) = 0 と

なる．この値を用いて式 (A·1) に従って計算すると

|Vos| ≤ 55 mVが得られる．
（平成 22 年 5 月 9 日受付，8 月 20 日再受付）
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