
ETG－17－46 

ETT－17－46 

1／4 

 

 

 

黄金比重み付け逐次比較近似 AD 変換器の比較器誤判定と 

ディジタル出力値の関係 

小辻 澄人＊  荒船 拓也  澁谷 将平 

新井 宏崇  小林 春夫（群馬大学） 

 

Error Suppressive Abilities of Golden-Ratio Weighted SAR ADC 

Sumito Kotsuji＊, Takuya Arafune, Shohei Shibuya 

Hirotaka Arai, Haruo Kobayashi (Gunma University) 

 

This paper describes a redundant successive approximation resister (SAR) ADC design method that enables 

high-precious AD conversion using digital error correction. We survey the relation between input voltage and 

error output voltage at the misjudgment of comparator.  
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1. はじめに 

近年自動車のエレクトロニクス化が進み, 車載エレクト

ロニクス技術は自動車の差別化や付加回路の創出に貢献し

ている. それに伴い, マイコンと組み合わせて使用される

逐次比較近似 AD 変換器(SAR ADC)の性能要求は年々厳し

くなっている.  

SAR ADC の高性能化への試みの１つに冗長設計がある. 

時間的冗長をシステムに組み込むことでディジタル誤差補

正が実現でき, 高速でエラー耐性のある回路が設計できる

[1-6]. しかし, この設計法には最適な基準値の選定法が存

在せず, 性能向上の妨げになっている.  

筆者らは最適な基準値としてフィボナッチ数列の利用を

提案し, エラー耐性及び変換速度の面から提案手法の優位

性を定量的に示してきた[5]. 本論文では冗長設計での補正

力の定量化に伴い, 誤判定が最終出力に与える影響力を検

討した. 誤判定ステップの位置と最終収束値（出力デジタル

値）の関係式を求め, 誤判定時の補正能力（エラー抑制力）

を定量的に表した. 算出した式を用いて二進探索法及び黄

金比探索法の抑制力を比較・検討したので報告する.  

 

2. 逐次比較近似 AD変換器 

逐次比較近似AD変換器は高分解能(8~18bit), 中速サン

プリング(5MSps)の AD 変換器である. 低消費電力且つ小チ

ップ面積であることから, 車載マイコンの周辺回路として

使用される.  

  

逐次比較近似 AD 変換器は図 1 のようにサンプル＆ホール

ド回路 , DA 変換器 , コンパレータ , 逐次比較レジスタ

(SAR), クロックの 5 つの要素で構成される.  

サンプル＆ホールド回路で保持したアナログ入力と DA

変換器から得た比較電圧重みを後段のコンパレータ（天秤）

で比較し, 1bit(MSB)分のディジタル出力を得る. 続けて得

た出力結果に対応して SAR ロジック回路が DA 変換器を制

御し, 比較電圧重み(錘)の大きさを変更する. その後, 前述

と同様の動作を行い比較・電圧変更を行う. この比較動作と

比較電圧変更動作を bit 数回繰り返すことでアナログ入力

値をディジタル変換する. このように逐次比較型は”天秤の

原理”を用いて変換を行い, 解探索法として二進探索アルゴ

リズムが使用される. 図 2 に 4-bit 逐次比較近似 AD 変換器

の二進探索アルゴリズムを用いた解探索動作模式図を示す. 

この図で縦軸が電圧値, 横軸が判定ステップを表現してお

り, 太線が各ステップでの比較電圧の大きさである. これ 

図 1 逐次比較近似 AD 変換器の構成. 

Fig. 1. Block diagram of an SAR ADC. 
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らの比較電圧はk-step目の比較電圧重み p(k)の加減算から

決定され, 二進探索における比較電圧重み p(k)は二進重み

(8, 4, 2, 1)である. 二進探索は AD 分解能と同数の比較で実

現できるため, 比較回数の観点では最も効率の良い探索法

とされる. しかしながら, 入力信号に瞬時的な外乱や急激

な変動が生じた場合, 比較判定結果を誤ってしまう可能性

がある. 二進探索法の場合, 一度の誤判定で正しい出力を

得られなくなる. これは二進数が十進と1対1に対応する性

質があるからである.  

そこで筆者らは非二進探索法を用いた逐次比較近似 AD

変換器の冗長設計に整数論を応用したアルゴリズムを検討

してきた[5-6].  

 

3. SARADCの冗長設計と補正能力 

逐次比較近似 AD 変換器の冗長設計とはコンパレータの

比較回数を増加させる設計指針である. 冗長とは予備や余

裕を意味しており, ここでは時間的冗長の意味で使用して

いる. 比較回数を増やすことに加え, 二進重み電圧を非二

進重み電圧へ変更することでディジタル誤差補正を可能に

する. 結果として自己校正が可能になり, 入力変動に強い

AD 変換器が実現できる.  

ここで逐次比較近似 AD 変換器の非二進探索アルゴリズ

ム(重み付け：8, 6, 3, 2, 1)での解探索動作例を図 3 に示す. 

図 3 は入力電圧 8.6 LSB における 4-bit 5-step AD 変換で, 

1st –step 目で正判定または誤判定をした場合の動作例を示

している. この二例は判定結果が異なるにも関わらず, 後

段ステップで補正され, 正しい出力が得られていることが

分かる. これは比較回数が 1 回増えたことで出力ディジタ

ルコードが 1-bit増加し, 表現可能な値の種類は 2倍となり, 

ひとつの出力値を複数のディジタルコードで表現できるた

めに誤りを補正できる.  

ここで逐次比較近似冗長 AD 変換器の補正能力に関して

式を用いた一般化を行う. N-bit 分解能の AD 変換器を

M-step の比較で実現すると, k-step 目の比較電圧Vref(k)は

式(1)になる. ただしMSBよりk個目の比較電圧重みをp(k)

とし, k-step 目で (k − 1)-step 目の比較電圧Vref(k − 1)に足

し引きする値とする.  

 𝑽𝒓𝒆𝒇(𝒌) = ∑ 𝒅(𝒊 − 𝟏)𝒑(𝒊)

𝒌

𝒊=𝟏

 (1) 

逐次比較近似 AD 変換器の冗長設計を上式のように一般化

すると, k-step 目で誤判定を起こしたとしても補正可能な

入力範囲差q(k)を式(2)のように定義することができる[2].  

 𝐪(𝐤) = −𝐩(𝐤 + 𝟏) + 𝟏 + ∑ 𝒑(𝒊)

𝑴

𝒊=𝒌+𝟐

  (2) 

この入力補正範囲に対してq(k) ≥ |𝑉𝑟𝑒𝑓(𝑘) − 𝑉𝑖𝑛|を満たす

とk-step 目での誤判定を正しい値へと修正できる. 式(2)か

らq(k)はk-step 目の比較電圧重みp(k)によってのみ決定さ

れるため, 各ステップの比較電圧重みp(k)が冗長設計にお

ける最も重要なパラメータであることがわかる.  

冗長設計の比較電圧重み p(k)の決定に当たって, 隣り合

う重みの比率が 1 以上かつ 2 以下である条件を満たすと同

時に, 判定ステップ数(変換速度)と補正力のトレードオフを

配慮しなくてはならない. さらに, 整数のみを扱う AD変換

器は小数重みとの整合性が悪く, 整数への丸め操作が必要

となり補正力を十分に発揮できなくなる. 従来の補正力手

法では, このような冗長量や補正力を考慮して設計者が最

適な比較電圧重み p(k)を決定していたが, 膨大な労力と時

間が必要である.  

 

4. フィボナッチ数列を用いた冗長設計 

フィボナッチ数列とは式(3)の漸化式で定義される数列で

ある. 式中の n は n≧0 を満たす任意の自然数である.   

1 2 3 4

8 4 2 1

15 15

14 14

13 13

12 12

11 11

10 10

9 9

8 8

7 7

6 6

5 5

4 4

3 3

2 2

1 1

0 0

LEVEL

Step
output

Weight p(k)

+p(2)

+p(3)

+p(4)

+p(1)

-p(2)

-p(3)

-p(4)

Fig. 2 Binary search algorithm of a 4-bit SAR ADC.  

図 2 4-bit SAR ADC の二進探索アルゴリズム. 

図 3 4-bit 5step SAR ADC の非二進探索の動作. 

Fig. 3  Operation of a 4-bit 5-step SAR ADC in case of correct 

and incorrect judgments. 
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𝐹𝑛+2 = 𝐹𝑛 + 𝐹𝑛+1       (3) 

ただし𝐹0 = 0, 𝐹1 = 1 

式(3)に従って, いくつかの項を計算すると隣り合う二項の

和が次の項になる性質がある. さらに隣り合う二項の比率

は式 (4)で示される値(黄金比)へと収束する.  

lim
𝑛→∞

𝐹𝑛

𝐹𝑛−1
= 1.618033988749895 = 𝜑    (4) 

この二性質を冗長設計に利用することで冗長設計条件を満

たすと同時に AD 変換器と整合性の高い比較電圧重みが簡

単に実現できる.  

 図 4 にフィボナッチ数列を冗長設計に応用したフィボナ

ッチ冗長探索アルゴリズムの解探索動作模式図を示す. こ

れまでの研究で本アルゴリズムでは k step 目の補正可能範

囲は k+1 step 目の補正可能範囲と必ず接することが理論的

に証明されている[6].  

 

5. 誤判定とディジタル出力値の関係 

 従来は補正可能範囲内の誤差を前提条件として, フィボ

ナッチ冗長設計が自己校正可能な優れた AD 変換器設計で

あることを証明し, 誤差補正能力の面で優れていることを

示してきた[5-6]. 一方, 本論文では補正可能範囲外の誤差

を入力し, 自己校正できない場合の出力誤差の抑制力につ

いて検討する. これにより, エラー時の補正力の定量化が

期待できる. この抑制力は入力電圧とエラー時の出力電圧

を 10 進数にエンコードした電圧𝑉𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟の差分で表され, 差

分量が少ないほど抑制力が高く, 理想値は 0 である.  

抑制力の検討に当たり, エラー出力電圧𝑉𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟を式を用い

て一般化する. 二進探索法, 非二進探索法, 黄金比探索法の

各手法にて, 変換過程の比較段で判定を一度誤ったときの

𝑉𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟分布を解探索模式図を用いて検討する. 検討に当た

り, パラメータの定義を行う.  

𝑉𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟(𝑛), V𝑟𝑒𝑓(n), derror(𝑛)は誤判定が生じたstep, エラー

出力電圧, 判定誤りが起きた比較電圧, 誤判定時のディジ

タル出力を表している. derror(𝑛)は誤判定の結果が High の

場合 1, Low のとき-1 という値を取る.  

まず二進探索法の抑制力の一般化に伴い, 自己校正でき

ない場合のエラー出力電圧を考える. 図 5-aに 5stepの二進

探索法に 9V を入力し, 1-step 目で判定を誤った場合の誤判

定動作一例を示す . 同図から初段比較重み電圧Vref(1) =

16V で誤判定が生じ, 最終収束電圧は 16V である.  

次に n-step 目で判定を誤った場合を考える. このときの

電圧レベルは𝑉𝑟𝑒𝑓 (𝑛)は2m−nと表される(ただし2−1での比

較電圧重みは𝑉𝑟𝑒𝑓 (𝑚 + 1)=0.5). この電圧を基準としてn回

目の二進重みである𝑉𝑟𝑒𝑓 (𝑛) = 2m−nの誤判定処理が行われ

る. その後の各 step 段での校正可能範囲は n-step より後段

にある比較電圧重みの総計と同値であり, (5)式のように表

せる.  

𝑝(𝑛 + 2) + ⋯ + 𝑝 (𝑚 + 1) = ∑ 2𝑖

𝑚−𝑛−2

𝑖=0

+ 0.5  (5) 

これら一連の動作よりエラー出力𝑉𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟を求めると(6)式の

ようになる.  

Verror(n) = Vref(𝑛) + 𝑑𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟 × [𝑝(𝑛 + 1) −  

{ 𝑝(𝑛 + 2) + ⋯ + 𝑝 (𝑚 + 1)}] − 0.5     (6) 

ここで二進数には式(7)のような性質があり, これを式(5)に

適用すると式(8)が得られる.  

2𝑎 − 1 = ∑ 2𝑖

𝑎−1

𝑖=0

                                    (7) 

𝑝 (𝑛 + 2) + ⋯ + 𝑝 (𝑚 + 1)  = 𝑝(n + 1) − 1 + 0.5   (8) 

この式を式(6)に適用することでエラー電圧の一般式(9)が得

られる.  

Verror(𝑛) = 𝑉𝑟𝑒𝑓(𝑛) + 𝑑𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟(n) − derror(n) × 0.5 − 0.5    (9) 

これはディジタル誤判定𝑑𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟に依存し, 𝑑𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟について場

合分けして考えると 

Verror(𝑛) = {
𝑉𝑟𝑒𝑓  (𝑛) + 1 − 0.5 − 0.5        (𝑑𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟(𝑛) = 1)

𝑉𝑟𝑒𝑓(𝑛) − 1 + 0.5 − 0.5       (𝑑𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟(𝑛) = −1)
      (10) 

と表現できる. 一般式の後半二項は逐次比較 AD 変換器で

の最終ステップの計算を表している.  

次に非二進探索法においては誤判定処理後の各 step 段で

の校正可能範囲は n-step より後段にある比較電圧重みの合

計値は n-step 目の比較電圧重みの大きさと補正能力の合計

値と同値であることを考慮すると, (9)式から式(11)への変

形ができる.  

𝑉𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟(𝑛) = Vref(n)−derror(n) × q(n)+derror(n) × 0.5 − 0.5  (11) 

最後の黄金比探索法は補正力がフィボナッチ数列になる

という性質を適用し, 式(11)を式(12)に変形できる.  

𝑉𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟(𝑛) = Vref(n)−derror(n) × F𝑚−𝑛+1+derror(n) × 0.5 − 0.5   (12) 

導出した式の整合性を確認するために図 5-b の黄金比探索

法の誤判定動作と比較検証する. この図より 1-step 目に

16V の電圧レベルで誤判定が生じた場合のエラー電圧は

図 4  4-bit 6-step のフィボナッチ数列を用いた逐次

比較近似 AD 変換器の冗長探索アルゴリズム. 

Fig.4. Redundant search algorithm of a 4-bit 6-step 

SAR ADC using Fibonacci sequence. 
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11V であることが確認できる. 同様の条件を(12)式に代入

すると 11V が算出され, 動作図と式の整合性が取れている

ことが確認できる.  

これらの式から校正不可時のエラー電圧は補正力によっ

て緩和できることが確認できる.  

次にこれらの式を用いて二進探索法と黄金比探索法にて

抑制力の調査を Excel の数値計算で検証した. 入力電圧は

刻み幅 1V, 0~31V の範囲で入力, ノイズ段は 1-step のみ設

け, そこにノイズ成分-10V,10V をそれぞれ重畳する. それ

を全 step パターン検証し, 二進探索法の結果を図 6 に, 黄

金比探索法の結果を図 7に示す. 図中の横軸は入力電圧, 縦

軸は入出力電圧の差分を取っている. ただし, ディジタル

出力はエンコードによる十進数変換処理後の数値を扱って

いるとする. これらの図より, 二進探索法と黄金比探索法

の比較では後者の方が, 最大入出力電圧差が±6V程小さい

ことが確認できる. これは校正不可時でもエラー電圧を入

力電圧付近まで近づけていることを示唆している. すなわ

ち, エラー抑制力の観点で黄金比探索法は二進探索法に対

して優位性を持つことが確認できる.  

6. まとめ 

 本論文では逐次比較近似 AD 変換器の補正範囲外に着目

し, 二進探索法, 非二進探索法, 黄金比探索法の 3 種類の探

索法にて校正できない場合のエラー出力電圧の式の導出及

び一般化を行った. この一般式を利用し, 二進探索法と黄

金比探索法の抑制力をシミュレーションにて比較・検討し, 

後者が抑制力の面で優れていることを示した. 本検証法は

冗長設計にて補正力の定量化プロセスの１つとして有効で

あると考えられる. 今後は本プロセスを用いて他の冗長ア

ルゴリズムと黄金比探索法を比較・検証していきたい.  
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図 6 二進探索アルゴリズムの抑制力. 

Fig.6. Suppressive ability in binary 

search algorithm. 
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図 7 黄金比探索アルゴリズムの抑制力. 
Fig.7. Suppressive ability in Golden-ratio 

search algorithm. 
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図 5 各探索アルゴリズムの誤判定動作. 

a. 二進探索法 b. 黄金比探索法 

Fig.5. Operation of error output in each 

search algorithm. 


