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あらまし この論文では逐次比較近似ＡＤ変換器で高信頼性を実現するために, コンパレータでの判定誤りが生じて

も後段でデジタル誤差補正が可能な, 冗長性をもったアルゴリズムの設計法を述べる. ここで記述する冗長性をもった

アルゴリズムは２進探索アルゴリズムよりもステップ回数が多い非２進探索アルゴリズムを一般化し, コンパレータ

比較範囲を（ある程度自由度をもって）オーバーラップさせることでデジタル誤差補正を可能とした. ここではその

冗長アルゴリズムでのデジタル誤差補正が可能な範囲等の性質を明らかにする.
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Abstract This paper describes design method of generalized non-binary algorithms for highly reliable Successive

Approximation Register (SAR) ADCs where mistakes of comparator decision can be digitally-corrected. We gener-

alize a conventional non-binary search algorithm which requires more conversion steps in the SAR ADC than the

binary search algorithm but provides error tolerance by overlapping comparator ranges. We also clarify the scope

of error tolerance of the derived algorithm.
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1. は じ め に

近年車載用エレクトロニクス技術に大きな関心が集まってい

る [1], [2]. その中で車載用マイコンと組み合わせた AD変換器

では逐次比較方式が広く使われているが, その高信頼性化, 高

速, 高精度, 低消費電力, 低コスト化の要求が年々厳しくなって

いる.

我々は車載用 [1], [2] の高性能逐次比較 AD 変換器のアーキ

テクチャとアルゴリズムを検討している [3], [4]. 従来方式に比

べ, 高分解能 （12～14 ビット）, 高速（20MS/s 程度）, 低消

費電力, 低コスト（小チップ面積, デジタル CMOSプロセスで

実現）を目指す. また車載用のため高信頼性化を考慮する. 従

来の逐次比較型 AD 変換器では１個の比較レベルをもつ内部

ADC （すなわちコンパレータ一つ）を利用しており, 前段で

エラーが起きてしまうと後段で補正ができなかった. ここでは

Ｎビット逐次比較近似ＡＤ変換器をＭステップ (M>N) で実現

するステップ数に冗長性をもたせるアルゴリズムを検討する.

この冗長性におよりデジタル誤差補正が可能となるが, その誤

差補正可能な範囲, 設計法等を検討する. この冗長性は AD変

換器の高信頼性化およびサンプリング・スピードの向上につな

がる.

2. 逐次比較型 AD変換器

逐次比較型ADCの特徴 : 逐次比較型構成は, 高分解能（10-

12bit）, 中速サンプリング（5MS/s程度）AD変換器をを低消

費電力・低コストで実現できるので, 車載, 工業用制御, ペンデ

ジタイザ等広く用いられている [3]- [10]. さらなる高性能化, 低

コスト化また高信頼性化が実現できれば産業的な意義は大きい.

逐次比較型 ADCの構成 : 逐次比較型 AD変換器はトラッ

ク・ホールド回路, （１個の）コンパレータ, DA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）. もっとも精

度を要求されるのは, サンプルホールド回路に加えて, フィード

バック経路にある DA変換器である. またタイミング発生回路

はリングカウンタを用いて構成することが多い.

逐次比較型ADCの動作 : 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（図 2）. 最近では

非２進探索アルゴリズムによる時間冗長性 [5], [6], コンパレー
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タを３個使用した空間冗長性を用いて高信頼性化・高速化を図

る方式 [3], [4] も提案されている.

2. 2進探索アルゴリズム

この節では逐次比較近似 AD変換器でコンパレータを１つ使

用した２進探索アルゴリズムを説明する. 2進探索アルゴリズ

ムでは, Nビット分解能ＡＤ変換を Nステップ（N回の比較）

で実現する. ＡＤ変換器へのアナログ入力レンジを 0～2N − 1

と正規化して考える. コンパレータはアナログ入力 (Vin)と比

較電圧を比較するが, １ステップ目では比較電圧（Vref (1))は

次のようになる.

Vref (1) = 2N−1.

Vin > Vref (1)のときコンパレータ出力 (d(1))は “１”となり,

２ステップ目での比較電圧（Vref (2))は次のようになる.

Vref (2) = 2N−1 + 2N−2

Vin < Vref (1)のときコンパレータ出力 (d(1))は “−1”となり,

２ステップ目での比較電圧（Vref (2))は次のようになる.

Vref (2) = 2N−1 − 2N−2

このように kステップ目の比較電圧（Vref (k))は k-1 ステップ

目でのコンパレータ出力 (d(k − 1)) が１のときは次のように

なる.

Vref (k) = Vref (k − 1) + 2N−k.

dk−1 が −1のときは次のようになる.

Vref (k) = Vref (k − 1) − 2N−k.

すなわち

Vref (k) = 2N ·
(
2−1 +

k∑

i=2

d(i − 1)2−i
)
.

そして,最終の Nステップ目の比較でコンパレータ出力 (d(N))

が 1のとき n段目の比較値 Vref (n)の上の変換出力レベルに変

換出力が決まり, d(N)が −1のとき Vref (N)の下の変換出力

レベルに変換出力が決まる. 2進探索アルゴリズムでは, Nビッ

トNステップのときに 2N 通りの比較パターンがあり, 2N 個の

変換出力レベルがある. そして, 各変換出力レベルに変換され

る比較パターンは１通りで, その比較パターンではその変換出

力レベルに対して全ての段で正しい比較をしていると仮定して

いる. したがって１回でも比較を間違えると入力レベルと誤っ

た変換出力レベルに変換されてしまう.

3. 非２進探索アルゴリズム

3. 1 非２進探索アルゴリズムの一般化

ここでは Nビット分解能逐次比較ＡＤ変換をMステップ (N

<= M)で実現する非 2進探索アルゴリズムについて述べる. そこ

では各ステップでの比較電圧 Vref (k)も 2進探索アルゴリズム

とは異なる. kステップ目で k-1段目の比較電圧値 Vref (k − 1)

に足し引きする値を p(k)とする. このとき, kステップ目の比

較値 Vref (k)は次のように表される.

Vref (k) =

k∑

i=1

d(i − 1)p(i), (k = 1, 2, .., M). (1)

ここで p(i)は次を満たす.

p(1) = 2N−1 (2)

M∑

i=1

p(i) = 2N − 1 + 2 · (オーバーレンジ量). (3)

ここで

• p(i) = 2N−i のとき２進探索となる. (N=M)

• p(i) = x−i (1 < x < 2) のとき x進探索となる. (N<M)

• 従来の非２進探索アルゴリズムは上記 x進探索の場合を

考えているがここでは p(i)をこれに限定しない式 (3)を満たす

全ての場合を考える.

ここでオーバーレンジ量 r を次のように定義する. ５ビット

逐次比較 AD変換の場合は出力範囲は 0～31であるが, 図 3は

-3 ～34 とその範囲が上下に ±3 広がっている. この 3 をオー

バーレンジ量 rとする.

例１：図 2は５ビット５ステップ逐次比較 AD変換での比較値

電圧を示している. N = 5, M = 5, p(1) = 16, p(2) = 8, p(3) =

4, p(4) = 2, p(5) = 1である.

例２：図 3は５ビット６ステップ逐次比較 AD変換での比較値

電圧の例を示している. オーバーレンジ量 r = 2, N = 5, M =

6, p(1) = 16, p(2) = 7, p(3) = 5, p(4) = 3, p(5) = 2, p(6) = 1

である.

例３： 図 4 は５ビット６ステップ逐次比較 AD変換での比較

値電圧のもう一つの例を示している. オーバーレンジ r = 0,

N = 5, M = 6, p(1) = 16, p(2) = 7, p(3) = 4, p(4) = 2, p(5) =

1, p(6) = 1である. 図 5はアナログ入力 (Vin)が 23.5 で, ２ス

テップ目でコンパレータ出力 d(2)が正解の “1”ではなく”−1”

を出力してしまった場合でも正しいＡＤ変換出力が得られるこ

とを示している.

例４： 図 6 は５ビット６ステップ逐次比較 AD変換での比較

値電圧のもう一つの例を示している. オーバーレンジ r = 0,

N = 5, M = 6, p(1) = 16, p(2) = 4, p(3) = 4, p(4) = 4, p(5) =

2, p(6) = 1である.

3. 2 非２進探索アルゴリズムとデジタル誤差補正

式 (1) を用いた探索アルゴリズムの場合, 2M 通りの比較パ

ターンがあり, 2[(
∑M

i=2
p(i)) + 1] 個の変換出力レベルがある.

前者は後者より大きい. すなわち変換出力レベルの数よりも比

較パターン数が多いので, 1 つの変換出力レベルに変換される

比較パターンが複数ある変換出力レベルが存在する.

一方各変換出力レベルに全ての段で正しい比較をして変換さ

れる比較パターンは 1通りしか存在しない. したがって同じ変

換出力レベルに変換される比較パターンが複数存在するとき,

どこかのステップでコンパレータが比較を間違えた比較パター

ンがその変換出力レベルに変換されることになる. すなわち冗

長性によりこの場合比較が誤っても入力レベルに対して正しい
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変換出力レベルに変換される.

2[(
∑M

i=2
p(i))+1]個の各々の変換出力レベルに対して 2M 通

りの比較パターンで対応するものを記述したルックアップテー

ブルを用意する等すれば比較が誤っても入力レベルに対して正

しい変換出力レベルに変換できる逐次比較 AD 変換器が実現で

きることになる.

3. 3 非２進探索アルゴリズムの冗長性の解析

つぎに “kステップ目の冗長性 q(k)”を下の式で定義する.

q(k) = −p(k + 1) + 1 +

M∑

i=k+2

p(i). (4)

式 (4) で示される q(k) は各ステップでの比較結果の反対の比

較結果の範囲に後段の比較によって, どこまで入れるかを示す.

その範囲には kステップ目で間違えても正しい変換出力レベル

に変換される場合があることになる.

命題１： k ステップでコンパレータが比較判定を誤っても,

|Vin − Vref (k)| < q(k) を満たしていれば正しいＡＤ変換結果

が得られる.

図 5 はアナログ入力 (Vin) が 23.5 で, １ステップ目では

Vref (1) = 16 と比較して正しい比較判定がなされ (d(1)=1),

２ステップ目で Vref (2) = 23と比較しコンパレータ出力 d(2)

が正解の “1”ではなく”−1”を出力してしまった場合でも正

しいＡＤ変換出力が得られることを示している. これは　

|Vin − Vref (2)| < q(2), (q(2) = 1) が成立しているからである.

NビットMステップＡＤ変換の場合に q(k) (k = 1, 2, ..., M)

の値を設計してそれを実現する p(k)(k = 1, 2..., M) を計算す

る式を次のように導出した.

命題２：

2M − 2N = (

M−1∑

i=1

2iq(i)) + 2 ·オーバーレンジ量. (5)

証明：式（4）より,

p(k + 1) = −q(k) + 1 +

M∑

i=k+2

p(i). (6)

式（6）の右辺の 1+
∑M

i=k+2
p(i)を展開すると次式が得られる.

p(k + 1) = −q(k) + 2M−k−1 −
M−1∑

i=k+1

2i−k−1q(i). (7)

式（7）で k = 1とすると次式が得られる.

p(2) = −q(1) + 2M−2 −
M−1∑

i=2

2i−2q(i) (8)

2M−2 = p(2) + q(1) + (

M−1∑

i=2

2i−2q(i)) (9)

2M = 4p(2) + 4q(1) +

M−1∑

i=2

2ip(i). (10)

式（6）で k = 1とすると次式が得られる.

p(2) = −q(1) + 1 +

m∑

i=3

p(i). (11)

式（11）の両辺に p(2)を加え右辺の
∑
の中にいれる.

2p(2) = −q(1) + 1 +

M∑

i=2

p(i). (12)

式（10）に式（12）を代入する.

2M = 2[−q(1) + 1 +

M∑

i=2

p(i)]

+ 4q(1) +

M−1∑

i=2

2iq(i) (13)

2M = 2[1 +

M∑

i=2

p(i)] +

M−1∑

i=1

2iq(i). (14)

式（14）において, 左辺の 2M は比較パターンの総数を表し

ている. 右辺の 2(1 +
∑M

i=2
p(i)) は変換出力レベルの数を表

している. N ビットのとき変換出力レベルは 2N であるので,

2(1 +
∑M

i=2
p(i)) = 2N + 2 · (オーバーレンジ量) とすることが

できる. したがって, 式（14）は

2M − 2N = (

M−1∑

i=1

2iq(i)) + 2 · (オーバーレンジ量)

と表せる. （証明終）

例１： 図 2 では N = 5, M = 5, p(1) = 16, p(2) = 8, p(3) =

4, p(4) = 2, p(5) = 1で q(1) = q(2) = q(3) = q(4) = q(5) = 0

である.

例２： 図 3 は オーバーレンジ r = 3, N = 5, M = 6, p(1) =

16, p(2) = 7, p(3) = 5, p(4) = 3, p(5) = 2, p(6) = 1 で.

q(1) = 5, q(2) = 2, q(3) = 1, q(4) = 0, q(5) = 0である. 式 (7)

の次の関係が成立している.

p(2) = 16 − q(1) − q(2) − 2q(3) − 4q(4) − 8q(5) = 7

p(3) = 8 − q(2) − q(3) − 2q(4) − 4q(5) = 5

p(4) = 4 − q(3) − q(4) − 2q(5) = 3

p(5) = 2 − q(4) − q(5) = 2

p(6) = 1 − q(5) = 1.

また式 (5)の次の関係が成立している.

26 − 25 = 2q(1) + 4q(2) + 8q(3) + 16q(4) + 32q(5) + 2r.

例３： 図 4 はオーバーレンジ r = 0, N = 5, M = 6, p(1) =

16, p(2) = 7, p(3) = 4, p(4) = 2, p(5) = 1, p(6) = 1 で.

q(1) = 2, q(2) = 1, q(3) = 1, q(4) = 1, q(5) = 0, q(6) = 0

である.

例４： 図 6 はオーバーレンジ r = 0, N = 5, M = 6, p(1) =

16, p(2) = 4, p(3) = 4, p(4) = 4, p(5) = 2, p(6) = 1 で

q(1) = 8, q(2) = 4, q(3) = 0, q(4) = 0, q(5) = 0, q(6) = 0

である.

NビットMステップ逐次比較 AD変換のとき式（5）を満た
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すように各段の冗長性 q(k)とオーバーレンジ量 r を設計すれ

ば, それを実現する p(k)は式（7）を用いて計算することがで

きる.
∑M−1

i=1
2iq(i) は, 1 回以上比較を間違えても正しい AD 変

換値が得られる比較パターンの総数である. 式（5）において,
∑M−1

i=1
2iq(i) は, 比較パターンの総数から変換出力レベルの数

を引いた値に等しい. 変換出力レベルには全ての段で正しく比

較をした場合の比較パターンがそれぞれ 1つずつ存在する. し

たがって,
∑M−1

i=1
2iq(i) は, 1回以上比較を間違えてそれぞれの

変換出力レベルに変換される比較パターンの総数になり, 間違

えても正しい変換出力レベルに変換される場合の総数でもある.

式 (5)の
∑M−1

i=1
2iq(i) の q(i)の係数 2i についてコメントす

る. 係数 2i を 2× 2i−1 と考えると, 2i−1 は iステップ目での前

の段の比較結果 d(1)～d(i − 1) によって変わる比較値 Vref (i)

の場合の数を示している. 2は比較結果 d(i − 1)が “1”のとき

後段で “−1”の範囲に入っていく場合と比較結果が “−1”のと

き後段で “1”の範囲に入っていく場合の２通りの場合を示して

いる. したがって, 図 3の q(i)矢印の長さの総和はこの例での
∑M−1

i=1
2iq(i) の値になる.

3. 4 コンパレータが複数回比較を誤った場合

この節ではコンパレータが比較判定を複数回間違えても正し

いＡＤ変換出力が得られる場合を考察する.

結論として次のものが得られた.

• 命題１を満たすことが複数回比較判定を間違えても正し

いＡＤ変換出力が得られるための必要充分条件である.

• NビットMステップ逐次比較ＡＤ変換の場合, 2回以上

比較判定を間違えても正しいＡＤ変換出力を得られる場合があ

るのはM − N >= 2 のときである. （M − N = 1 の場合は判

定誤りを許すのは１回のみの場合しかない. ）

図 7の 5ビット 7ステップ逐次比較ＡＤ変換を考える.

N = 5, M = 7, r = 0,

p(1) = 16, p(2) = 4, p(3) = 4, p(4) = 3, p(5) = 2, p(6) =

1, p(7) = 1,

q(1) = 8, q(2) = 4, q(3) = 2, q(4) = 1, q(5) = 1, q(6) =

0, q(7) = 0 である.

図 8では１ステップ目で比較判定 d(1)が “１”となったとき,

後段の kステップ目で比較電圧値 Vref (k)が取り得る範囲と矢

印で冗長性 q(k) を示す. 図 9(b)では比較判定 d(1)が “−1”と

なった場合を示す. 図 10では１ステップ目で比較判定 d(1)が

“１”となった場合でも “0”となった場合でも後段で比較電圧値

Vref (k)が取り得る範囲と矢印で冗長性 q(k) を示す.

これらの図を用いれば, たとえばアナログ入力 Vin = 19.5の

とき,

（ 1） １ステップ目で Vref (1) = 16と比較して　 d(1) = −1

と比較判定誤り,

（ 2） 2 ステップ目で Vref (2) = 12 と比較して　 d(2) = 1

と正しい比較判定,

（ 3） ３ステップ目で Vref (3) = 16と比較して d(3) = 1 と

正しい比較判定,

（ 4） ４ステップ目で Vref (4) = 19 と比較して d(4) = −1

と比較判定誤り,

（ 5） ５ステップ目で Vref (7) = 17と比較して d(5) = 1 と

正しい比較判定,

（ 6） ６ステップ目で Vref (7) = 18と比較して d(6) = 1 と

正しい比較判定,

（ 7） ７ステップ目で Vref (7) = 19と比較して d(7) = 1 と

正しい比較判定

となるので１ステップ目, ４ステップ目での２回の比較判定誤

りにもかかわらず正しいＡＤ変換出力が得られる.

4. ま と め

逐次比較近似ＡＤ変換器の高信頼性能化のために非 2進探索

アルゴリズムを一般化してその性質を調べ, そのアルゴリズム

によるデジタル誤差補正の可能な範囲からの参照電圧値の設計

法を導出した.
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図 1 逐次比較近似 ADCのブロック図.

Fig. 1 Block diagram of an SAR ADC.

図 2 SAR ADC の 2 進探索アルゴリズム (5 ビット 5 段)

Fig. 2 Binary search algorithm of a 5-bit SAR ADC with 5 steps.
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図 3 5 ビット 6 段逐次比較近似 ADC アルゴリズム (case 1).

Fig. 3 Redundant search algorithm of a 5-bit SAR ADC with 6

steps (case 1).

q2

q1

q3

q4

図 4 5 ビット 6 段逐次比較近似 ADCアルゴリズム (ケース 2).

Fig. 4 Redundant search algorithm of a 5-bit SAR ADC with 6

steps (case 2).

図 5 5 ビット 6 段逐次比較近似 ADC アルゴリズム (ケース 2) の動

作例.

Fig. 5 Operation of redundant search algorithm of a 5-bit SAR

ADC with 6 steps (case 2).

q1

q2

図 6 5 ビット 6 段逐次比較近似 ADCアルゴリズム (ケース 3).

Fig. 6 Redundant search algorithm of a 5-bit SAR ADC with 6

steps (case 3).
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図 7 5 ビット 7 段逐次比較近似 ADCアルゴリズムの例.

Fig. 7 Redundant search algorithm of a 5-bit SAR ADC with 7

steps.

図 8 5 ビット 7 段逐次比較近似 ADC アルゴリズムで１ステップ目

でコンパレータ出力 d(1) が “1”の場合の冗長性 q(k) を矢印で

示す.
Fig. 8 Redundant search algorithm of a 5-bit SAR ADC with 7

steps in case d(1)=1.

図 9 5 ビット 7 段逐次比較近似 ADC アルゴリズム. １ステップ目

でコンパレータ出力 d(1) が “-1”の場合の冗長性 q(k) を矢印で

示す.

Fig. 9 Redundant search algorithm of a 5-bit SAR ADC with 7

steps in case d(1)=0.

図 10 5 ビット 7 段逐次比較近似 ADC アルゴリズム. 2 回間違えて

も正解が得られる範囲は Figs.8, 9 の矢印が重なった範囲（入

力 Vin が 10～21 のとき）である.

Fig. 10 Redundant search algorithm of a 5-bit SAR ADC with 7

steps. Two errors can be recovered when 10 < Vin < 21.
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