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Abstract This paper proposes a low-cost jitter generator using delta-sigma modulation for automated test equipment (ATE). 

The proposed circuit consists of mostly digital circuits with small amount of analog circuits, and the digital part can be realized 

using high-speed digital unit of ATE. 
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1. はじめに  

近年半導体の微細化・高速化に伴い , わずかなジッ

タが回路性能に大きな影響を与えてしまう . そのため ,  

ジッタ耐性テストの高精度化は重要になってきている . 

一方 , 半導体試験のコスト削減も要求される . 情報通

信分野で用いる高速入出力インターフェース回路をテ

ストする上でジッタ耐性試験は必須であるが , 高精度

化になるにつれ , そのままではテストコストが高くな

ってしまう [1-2]. 本論文では高速入出力インターフェ

ース回路のジッタ耐性テストをターゲットにしたジッ

タ生成回路を提案する . デルタシグマ変調技術と小規

模アナログ回路の併用により , 高精度なジッタ生成か

つ低コストの試験回路 (BOST: Built-Out Self-Test)を実

現する . 今回提案回路での任意ジッタの生成と動作を

シミュレーションにて確認した .  

 

2. ΔΣを用いたジッタ生成回路  

カナダのマクギル大学 (McGill University)から ΔΣ 変

調器と DTC (Digital to Time Converter), PLLを組み合わ

せたジッタ生成回路等が提案された [3]. これは高性能

を達成できるが PLLを用いることで回路が複雑で大規

模になってしまう . そこで , 本論文では PLL を用いな

い簡易なジッタ生成回路を提案する . これはクロック

の理想立ち上がりタイミングからの揺らぎであるタイ

ミングジッタを容易な回路で生成する .  

提案回路のブロック図を図 1に示す . 初段の ΔΣ変調

器で入力信号の振幅を高い周波数でサンプリング（オ

ーバー・サンプリング）し , 符号化を行う . 入力振幅

を 1/0 のパルス密度に変換する .  これは周波数領域で

は量子化ノイズを低周波領域から高周波領域へ押し出

す（ように見える）ノイズシェーピングとなる . 次

 

図 1:提案回路のブロック図  

Fig.1. Block diagram of the proposal circuit  
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段の RC ローパスフィルタはシェーピングされた高周

波ノイズ成分を除去すると同時に , 前段の出力に対応

してフィルタ内の容量に電圧を累積する . 最終段のコ

ンパレータでは累積電圧が参照電圧を越えるタイミン

グでパルスを生成する . ここでのパルス生成タイミン

グは変調器のディジタル信号に対応して変化するため , 

これがジッタとなる . この過程で量子化ノイズを除去

し , 入力信号に追従したジッタを生成できる .  

 

2.1. デルタシグマ変調  

ΔΣ変調器は小規模回路で高精度 /高線形な AD/DA変

換器が実現できるので電子計測器や LSI 試験等に用い

られている [4]. 一次の ΔΣ変調器を図 2に示す . 後段で

発生した量子化ノイズを入力段へ負帰還することで , 

ノイズ成分がシェーピングされた信号を取り出す変調

法である . この変調器の伝達関数を  (1) 式に示す [3].   

v(n) = u(n) − u(n − 1) + e(n) − e(n − 1)…….(1) 

ここで u[n]:入力信号 , v[n]:出力信号 , e[n]:量子化ノイ

ズである . これを z 変換すると  (2) 式で表される [5].  

   v(z) = z−1U(z) + (1 − z−1)E(z)…………(2) 

式中の z−1は ΔΣ 変調器の信号伝達関数 (STF: Signal 

Transfer Function)である . ( 1 − z−1 )は雑音伝達関数

(NTF: Noise Transfer Function)であり ,ノイズシェーピ

ング特性を示している .  

信号生成用 ΔΣ 変調器はすべてディジタルで構成す

ることができるので , ATE 内の HSD (High Speed 

Digital) ユニットを用いてソフトウェア上で実現で

き , 回路規模を抑えられる .  

 
図 2: 1 次 ΔΣ 変調器の構成  

Fig. 2. 1
st

-order delta-sigma modulator 

architecture. 

 

2.2. ジッタ生成部  

ジッタ生成部は小規模なアナログ回路で設計し ,電

流源 , 1 次ローパスフィルタ , コンパレータで構成する

(図 3 参照 ).  

電流を流すと容量端に電圧VCが蓄積され , これが参

照電圧Vrefを越えるとコンパレータ出力が High となる . 

この電流導通時間は前段の ΔΣ の出力で制御され , 1 の

出力頻度がジッタとなって現れる . その後クロックの

トリガー信号を入力することで , コンパレータは Low

となる . この過程でジッタを有する単一パルスが生成

される . パルスを生成するためには下記の条件  (3) 式

を満たす必要がある .  

Vref <  
IDC⋅Nτ

C
………………………(3) 

ここで  

Nτ: 生成パルスの 1 周期 , C: コンデンサ容量 , 

τ: ΔΣ 変調のクロック周期  となる .  

ΔΣ 変調では入力振幅が非常に小さいとき , 0 の出現頻

度が多くなる . ΔΣ 変調の出力に依存する電流源 IACの

みで設計すると導通時間が短すぎてコンパレータを

High にできない . そこで出力依存の IACと  非依存の

IDCの 2 種類の電流源を使用する . なお , この IDC成分は

パルスの最小幅を定義する際に必要なパラメータであ

り , パルスの最小幅は下記の  (4) 式で表される .  

Wpulse_min = Nτ −
CVref

IDC 
…………………(4)  

この幅を基準として , 入力信号に基づいたジッタが

重畳される .  

数値計算ソフトを用いて , 各パラメータを

IAC = 1mA, IDC = 1mA, Vref = 10V, C = 100pF, fCLK =

2.5kHz, fsampling = 50𝑘𝐻𝑧と設定した . このときに正弦

波を入力し , 生成されたパルス列を図 4 の上段に示

し , 下段に各パルスに重畳しているジッタ量を示す .

発生したジッタ (実線 )は入力した正弦波 (点線 )に基

づいて発生していることが確認できる . 図 5 には生

成ジッタ量のスペクトラムを示す . 正弦波に近いス

ペクトラムだが , 全体的にノイズ成分が多い .  

 

 
図 3:提案ジッタ生成回路の構成  

Fig. 3. Proposed jitter generator. 
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図 4:提案回路で生成したパルス列と重畳したジッタ量  

Fig. 4. Jitter amounts generated by the proposed circuit  

 

図 5:生成ジッタ量のスペクトラム  

（シミュレーション結果）  

Fig. 5. Simulated jitter  spectrum 

 

提案回路で与えられるジッタ偏移範囲は下記の (5)

式で表され , その偏移範囲の大きさ ∆Jitterは (6)式で表

される .  

(Nτ −
CVref

IDC
)  ≤  jitter ≤  (Nτ −

CVref

(IDC+IAC)
)……..…(5) 

∆Jitter =
IAC

IDC
(

C

(IDC+IAC)
) Vref……………..(6) 

ジッタの偏移分解能 Jstepを求めると (7)式となる .  

Jstep = fsampling/fCLK………………..(7) 

ここで fsamplingは ΔΣ のサンプリング周波数を表してお

り , Jstepの値が大きいほど高時間分解能でジッタが生

成できる . (6) 式より , ジッタ偏移量は参照電圧や

AC/DC 比 , コンデンサのインピーダンスと設計時のパ

ラメータにのみ依存し , 設計後の変更は難しい . それ

に対して , ジッタの偏移分解能はサンプリング点数に

依存しており , 回路設計後に入力信号のサンプリング

点数を変えることで容易に変更できる . そのため , 設

計後のジッタ偏移範囲の大きさの変更は難しいが , ジ

ッタの分解能はサンプリング点数を増やすことで容易

に向上できる .  

2.3. 帰還部の検討  

図 3 の回路ではパルス生成後も電圧を蓄積し続け , 

容量端電圧が大きくなってしまう . この電圧と次段の

コンパレータでのリーク電流により , 余分な電力が消

費される . これを抑えるために , 蓄積電圧VCを制御す

る帰還部を検討した .  

図 6 に低電圧型のジッタ生成回路を示す . 帰還経路

を設け , パルス生成後の電流経路を遮断する . これに

より , 余剰電圧を抑制でき , 消費電力が抑えられる . 

しかし , パルス生成直後に電流経路を遮断してしまう

と , コンデンサの自己放電による電圧低下に対応でき

ないので , この対策として帰還部に D-FFによる 1周期

分の遅延を設ける .  

図 7 に図 3 の回路と本節で提案した回路の蓄積電圧

の比較を示す . 同図から , この電圧が大きく抑制でき

ていることが分かる . 右図と比較して左図は , 90%程

度電圧が抑制されている . 余剰電圧の削減は容量の電

圧放電時間の短縮にも繋がる .  

 

 

図 6:低電圧型ジッタ生成回路  

Fig.6. Jitter generator of low-voltage type 

 

 

図 7:各方式でのVCの余剰電圧の比較  

Fig.7. Accumulated voltage comparison 
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2.4. 多サンプリング点数でのシミュレーション結果  

(7)式より回路の設計及びサンプリング点数の変更

によりジッタの分解能が向上できることが分かった . 

そこでジッタ分解能を向上させるために fCLK =

2.5kHz, fsampling = 500𝑘𝐻𝑧と設定した . このとき時間分

解能τ′は τ/10となる . ジッタの偏移範囲の大きさ∆Jitter

は一定に保つために他のパラメータは変更しない .こ

のとき各パルスに重畳したジッタ量を図 8 に , ジッタ

量のスペクトラムを図 9 に示す . ジッタ量は 105~154

の約 50 ステップ生成され ,  設計通り分解能が向上し

た . 図 9 は図 5 と比較して , 高周波成分が大きく低減

しており , より入力信号に追従したジッタの生成が確

認できる .  

大幅な回路変更を行わずに高分解能化できるので , 

低コスト且つ高精度なジッタ生成が期待できる . しか

し , ΔΣ サンプリング点数は ATE の HSD の処理速度に

依存するため , この処理能力次第でジッタ生成の時間

分解能に制約がかかる . そこで次節で , この制約条件

を考慮しつつ高分解能ジッタを発生させる方式を提案

する . 

 

図 8：多サンプリング点数でのジッタ生成量  

Fig.8. Generated jitter with large number of  sampling 

points 

 

図 9: 多サンプリング点数時のジッタ量スペクトラム  

Fig. 9. Jitter spectrum with large number of sampling 

points 

3. ジッタ生成の高精度化  

3.1. マルチビット化の検討  

ΔΣ 変調器は 1 ビットでも高分解能変換ができるが

マルチビットにすれば , さらに高分解能化できる . こ

のため , シングルビットのときよりも短いテスト時間

で分解能の良いジッタが生成できる .  

図 10 に 2 ビット ΔΣ 型ジッタ生成回路の構成を示す . 

マルチビットでは変調器の量子化器を 2 ビットにする

必要があるが , ソフトウェア上でプログラムするため

回路規模に変化はない . しかし , マルチビット化に伴

い , 後段の電流源の数を増やさなければならない .  

 図 11, 12 に図 10 の回路を用いて生成したジッタ生

成量とそのスペクトラムをそれぞれ示す . 図 11のジッ

タステップ数は多く , 図 8 と比較しても高分解能のジ

ッタが得られた . このスペクトラムは高周波成分が低

減しており , 入力信号に近いジッタが生成できている

ことが確認できる .  

 

 

図 10: 2 ビット ΔΣ 型変調器でのジッタ生成回路の構成  

Fig.10. Jitter generator architecture of a 2-bit delta-sigma 

modulator. 

 

 

図 11: 2bit ΔΣ 型変調器でのジッタ生成量  

Fig.11. Jitter generation by a 2-bit delta-sigma modulator 
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図 12: 2bit 変調器でのジッタ量のスペクトラム  

Fig.12. Jitter spectrum of a 2-bit delta-sigma modulator 

 

3.2. 離散時間アナログフィルタの検討  

 ΔΣ変調のノイズシェーピング機能により , 量子化

ノイズは低周波では小さく高周波では大きい . 離散時

間  アナログ LPF との併用できれいな信号が取り出せ

る . 離散時間フィルタの回路構成を図 13 に示す . 遅延

回路を用いており , 現在の処理に過去のデータ使用が

特徴である . 離散時間信号処理を用いることで , そ

の機能の一部はソフトウェア上でフィルタ処理でき

る .  

 

 

図 13：離散時間 LPF の構成  

Fig. 13. Discrete-time LPF structure 

 

ここで離散時間 LPF の伝達関数は移動平均  (8)式で表

せる .  

AVR =
x[n]+x[n−1]+x[n−2]+⋯+x[n−k]

k+1
…………(8) 

ここで k はフィルタの遅延回路の数を表しており , 同

時に移動平均の区関数でもある . ジッタの高精度化を

図る際は , この区関数 k を増やせば良いが , 区関数に

応じた電流源が必要で回路規模とのトレードオフの関

係にある .  

 図 14 に k=4 の離散時間フィルタをジッタ生成回路

に適用させた回路を示す . ここでの遅延は HSD内で処

理を行い , 区間平均化のために電流源の電流値を

Iref
′ = Iref/(k + 1)と小さくする . 図 15 に LPF を用いて

生成されたジッタ量のスペクトラムを示す . この図よ

り , 高周波成分が大きく低減されており , ノイズの総

量は少ない .  

しかしながら , 低次高調波の割合が大きく , 波形の

歪みが大きいことが分かる . ここで IAC電流源を k 個か

ら (k+1)個に変更したときのジッタの変化量Δτjitterを求

めると下の (9)式になる .  

Δτjitter =
kIAC

kIAC+IDC
τ………………….(9) 

電流源数 k が小さい程ジッタ変化量は大きく , 大きい

ほどジッタ変化量が小さくなることが分かる . 容量に

流れる電流量と発生するジッタ量は比例しないため , 

ジッタ量の波形に歪みが生じている .  

 

 

図 14：離散時間アナログ LPF 型ジッタ生成回路  

Fig.14. Jitter generator with discrete-time analog LPF 

 

 

図 15：離散時間アナログ LPF 型ジッタ量スペクトラム  

Fig.15. Jitter spectrum of LPF-type jitter generator 

 

4. 提案回路のシミュレーション結果  

図 3 で示した回路を回路シミュレータ SIMetrix で設

計し , 振幅±1V, 周波数 1kHz の正弦波を入力したとき

のジッタ量を確認した . 設計回路では電流源の代わり

に電圧源と抵抗を用い , 抵抗値を変えることで容量に

流 れ る 電 流 量 を 可 変 さ せ た . パ ラ メ ー タ と し て

Vin = 10V,  RAC = 10𝑘Ω,  RDC = 10𝑘Ω,  Vref = 1.5V, C =

1nF,  fCLK = 100kHz,  fsampling = 2MHz と設定した . このと

き生成されたジッタ量を図 16 に示す . 入力信号が大

きくなるにつれて , パルスに大きなジッタが発生して
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おり , 正弦波に追従したジッタの重畳が確認できる . 

提案回路で , 入力信号に依存したジッタを生成できる

ことが確認できた .  

 電流源を電圧と抵抗に変更したことに伴い , 容量端

電圧の過度応答が変わる . これを考慮してジッタ偏移

量の (6)式を改良した  (10)式を示す .  

∆Jitter =
RDC

2

𝑅𝐷𝐶+𝑅𝐴𝐶
Cln(1 − 𝑉𝑟𝑒𝑓/𝑉𝑖𝑛)………....(10) 

この式から , ジッタ量を算出すると 1.6usが得られる . 

発生したパルスは 6.8us~8.4us の幅を持っており , ジッ

タ偏移量は 1.6us であった . (10)式で得られた値と一致

した . この式は設計時にジッタ量を事前に推測するた

めに有効な式である .  

この回路で発生させたジッタ波形のスペクトラム

を図 17 に示す . 基本周波数に対する SFDR は約 50dB

である .  

 

 

図 16: 各パルスに重畳したジッタ量  

Fig. 16. Input signal and Jitter generation  

 

 

図 17: 図 16 のスペクトラム  

Fig. 17. Spectrum of jitter signal  in Fig. 16. 

 

 

5. まとめ  

本論文ではデジタル ΔΣ 変調器と小規模アナログ回

路を用いて , 高速入出力インターフェース回路ジッタ

耐性試験用の低コスト且つ高精度なジッタ生成回路を

提案した . この回路で生成されるジッタ量を定量的に

求め , ジッタ量を変える際に必要なパラメータ抽出を

行った . パラメータを変えることで , ジッタ生成の時

間分解能が向上することを確認した .  

しかし , ジッタ生成の高精度化・高分解能化は ATE

内の HSD により制約がかかる . これに対応し , 更なる

ジッタ生成の高精度化・高分解能化に向けて , マルチ

ビット化 , 離散時間アナログフィルタを併用する方式

を提案し , 数値計算ソフト Scilab にてジッタ量を確認

した . さらに提案回路を回路シミュレータ SIMetrix で

設計し , 入力信号に対応してジッタが重畳することを

確認した .  
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