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内容梗概 
近年，センサの使用分野は拡大しており，ユビキタスセンサネットワーク（USN）

のような，多数のセンサを利用するアプリケーションが増加している．USN は複数の

小型センサを無線通信により接続し，周辺の環境情報や装着された人間の行動などを

計測した情報を集め，それを元に様々なアプリケーションやサービスを提供すること

が可能である．温度や音声といった様々な情報をセンサが取得し，情報通信を行うこ

とで実現される．適応されるアプリケーションは様々であり，防災・災害対策から防

犯・セキュリティ，医療，農業など多分野に広がっている．また，センサ間のネット

ワークに他デバイスやインターネットなど，接続する領域を広めた IoT（Internet of 

Things）を実現するための研究も進められている．IoT ではセンサから得られた情報は

インターネットを介して情報通信されることで，より応用範囲が広がり事で実現可能

なアプリケーションが広がる．IoT が注目されるようになったのは，センサに使用さ

れるLSIの微細化プロセスの進歩などによる，センサLSIの低コスト化が背景にある．

IoT を実現するためには，より多く，より高精度なセンサが必要となるため，各セン

サの製造・維持コストの削減が要求されている．近年では微細化プロセスが進み，よ

りコストの削減が実現されているが，微細化が進むとデジタル回路において，高速化，

省面積，低コスト化と多くの利点が得られる．しかし，アナログ回路においては，微

細化の恩恵を得られない点が多い．受動素子であるリアクタンスやキャパシタンスの

必要な面積は微細化しても変わらないため，回路全体の面積が増加してしまう．その

ため，センサ用 LSI のようなアナログ回路とデジタル回路を混載した，ミックスドシ

グナル回路では，プロセスの微細化の恩恵を受けにくく，アナログ回路部分の低コス

ト化・低エネルギー化・高性能化が課題となっている． 

本研究では，センサ回路に用いられ，また，アナログ素子を多く含んでいる，アナ

ログ信号処理回路を小型化かつ微細化プロセスに適した構成にすることを目的とする．

小型化かつ微細化プロセスに対応した構成にする方法として，リング発振器を適用し

た構成を提案し，数式モデルによる解析やシミュレーション，実測をもって検証を行

う．本論文では特に，時間デジタル変換器（TDC），アナログデジタル変換器（ADC），

完全デジタル PLL（ADPLL）の 3 種類を対象とした．それぞれの回路に対して小面積

化を図っており，各章で改善度について議論する．本論文は全 6 章で構成されており，
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第 1 章は序論である． 

 

第 2 章では，発振器として利用される LC 発振器とリング発振器の比較を行い，微

細化の点に着目して説明する．また，センサ用 LSI を構成するアナログ信号処理回路

である TDC，ADC，ADPLL へのリング発振器応用の際に生じる問題点について述べ

る． 

 

第 3 章では，10 bit 2 次 FSO（frequency shift oscillator ）TDC の設計理論について

検証・考察を行う．本章では発振器を FSO という発振器を用いた TDC の動作原理よ

り導出したモデル式により，性能に起因する要因を言及する．さらに，要求する性能

にたいしての許容値について，SPICE と MATLAB シミュレーションを利用して検証を

行う．モデル式の検証により，発振器のジッタ（特に初段の発振器のジッタ）が FSOTDC

の分解能を決定する．パラメータ値の検証により，FSOTDC の設計方法に関する知見

を得る．数式を用いた推論と回路シミュレーションから FSOTDC の性能を算出したと

ころ，有効ビット数（ENOB）10 bit を得るためにはある程度のインバータのサイズが

要求されることが判明した．得られた知見との整合性を確認するため，65nm CMOS

プロセスで FSOTDC を試作・実測したところ，入力信号 10 kHz，サンプリングクロッ

ク 2 MHz で SNDR（Signal to noise and distortion ratio）が 64 dB という性能を確認し，

前述した考察に沿った結果となり，推論手法の正当性を確認した． 

 

第 4 章では，第 3 章で述べた省面積 TDC と電圧時間変換器（VTC）を組み合わせた

微細化に適した IO サイズ 2 次 ADC を提案する．提案 VTC はオペアンプといった

微細化の恩恵を受けられない回路を排除しており，入力電圧に比例した電荷を MOM

（metal–oxide–metal）容量に蓄積させ，引き抜くまでにかかる時間を検出することで

V/T 変換を行う構成となっている．加えて，提案 ADC がもつ非線形性は A/D 変換後

にデジタル補正により補正を行うことでき，高調波ノイズを抑制して性能を改善する

ことが可能である．提案回路を 65nm CMOS プロセスで試作し，入力周波数 78 kHz，

20 MHz のサンプリングレートで SNDR が 50 dB，ENOB では 8 bits の性能を得られた．

回路面積と消費電力はそれぞれ 6468 mm2と 509 W となっており，提案 ADC の面積

は同プロセスのデジタル入力 IO よりも小型である．従って，提案 ADC は IO 内に配
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置した，IO-ADC として使用することができる． 

 

第 5 章では，本論文では温度補正技術を用いた高速セットリング ADPLL を提案す

る．ADPLL は出力が安定するまでに，セットリング時間という準備期間が発生する．

従来手法ではルックアップテーブルやメモリを用いずに，発振器の制御値を自動で推

定する手法によりセットリング時間の短縮化を図っている．しかし，温度変動が発生

した場合における，発振器の特性を考慮できておらず，セットリング時間が長くなる

場合がある．提案の推定手法では，適切な制御値をデジタル制御発振器（DCO）の周

波数特性から推定する．提案 ADPLL は 65nm CMOS プロセスで実装し，面積は 0.27  

0.36 mm2となった．提案アルゴリズムを実装した温度補正制御回路（TCPC）は FPGA

に実装し，協調動作させて測定を行った．面積オーバーヘッドは 20 %で，25 C での

提案 ADPLL の平均セットリングタイムは 3 s である．また，0 C から 100 C までの

温度変化が発生した場合においては 47 %以上のセットリング時間の短縮化，削減エネ

ルギーは 42 %という結果となった． 

 

最後に第 6 章では，本論文の結論を述べる． 

 

本論文では，センサ用アナログ信号処理回路として，TDC，ADC，ADPLL の 3 種類

の回路を取り上げ，それぞれの回路でリング発振器を応用した際に生じる課題を明ら

かにする．また，それらの課題点を克服するために TDC ではモデル式を用いた設計理

論を，ADC では小面積電圧時間変換回路を，ADPLL では温度ばらつきによる周波数

変動を考慮した補正アルゴリズムを提案し，微細化プロセスの恩恵を享受可能な構成

かつ小面積化を実現する． 
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第1章 序論 

1.1 本研究の背景と想定アプリケーション 

複数の小型センサを無線通信により接続し，環境の情報や装着された人間の行動な

どを計測した情報を集め，それを元に様々なアプリケーションやサービスを提供する

ユビキタスセンサネットワーク（USN）が注目されている．図 1.1 のように，温度や

音声といった様々な情報をセンサが取得し，また情報通信を行うことで実現される．

適応されるアプリケーションは様々であり，防災・災害対策から防犯・セキュリティ，

医療，農業など他分野に広がっている．近年では，このセンサ間のネットワークに他

デバイスやインターネットなど，接続する領域を広めた IoT（Internet of Things）を実

現するために研究が進められている．センサから得られた情報はインターネットを介

して情報通信されることで，より応用範囲が広がり事で実現可能なアプリケーション

が広がる．IoT が注目されるようになったのは，センサに使用される LSI の微細化プ

ロセスの進歩などによる，センサ LSI の低コスト化が背景にある．IoT を実現するた

めには，より多く，より高精度なセンサが必要となるため，各センサの製造・維持コ

ストの削減が要求されている[1]． 
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図 1.1 The concept of the ubiquitous sensor network. 
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図 1.2 Trend of unit price of the sensor nodes [1]. 

 

上記の理由により，センサ用 LSI は従来のもの以上に，低消費電力，高性能，低コ

スト化が要求されている．近年では微細化プロセスが進み，コストが改善されつつあ

る．最近の微細化されたプロセスでは，例として 90nm や 65nm プロセスでは電源電圧

が 1.2 V に低電圧化されている．微細化が進めば，デジタル回路において，高速化，

小面積，低コスト化と多くの利点が得られる．しかし，アナログ回路においては，プ

ロセススケーラブルの利点を得られない要素が多い．センサで取得する情報はアナロ

グ情報であるため，センサ回路内にはアナログ信号処理回路が必要となる．また，無

線通信を行う RF 回路部分においても，アナログ信号処理を行う必要が有るため，ア

ナログ素子が含まれている．アナログ回路内の受動素子であるリアクタンスやキャパ

シタンスの必要な面積は微細化しても変わらないため，微細化された LSI 内の回路面

積が増加してしまう．そのため，センサ用 LSI のようなアナログ回路とデジタル回路

を混載したミックスドシグナル回路では，アナログ回路部分が原因となってプロセス

の微細化の恩恵を受けにくく，低コスト化・低消費電力化・高性能化が課題となって

いる．本研究では，センサ用 LSI で必要となる，アナログ信号処理回路内のアナログ

要素を持った回路について着目する． 

センサで取得する温度，圧力，加速度などの物理情報は全てアナログ量であり，デ
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ジタル信号処理を行うためには A/D 変換器（ADC）が必要となる．また，多数のセン

シングを実装するために，センサからの多チャンネル信号をデジタル化する ADC が要

求されている[2][3]．多チャンネル信号を 1 チップ上で A/D 変換することができれば，

それだけ他部品が不要となるため，コストを抑えることができるためである．しかし，

ADC はアナログ回路を含んでいるため，プロセスの微細化による影響を受ける．電源

電圧が下がる事で従来のような大きな信号振幅が取れなくなり，回路の熱雑音が信号

対雑音比（SNDR）を制限するようになる．また，素子が微細になり，素子マッチング

が取りにくくなるために，線形性精度が悪くなってきて，高精度の ADC が実装困難と

なってくる．さらに，微細素子ではトランジスタの電流飽和特性が悪くなるために，

オペアンプの利得が取れなくなる．精度劣化の面においては，A/D 変換後に，デジタ

ル補正，デジタルキャリブレーションといった，変換後に補正を行うことで性能を向

上させて対処する方法が検討されている[4]-[6]． 

近年，注目されている ADC の一つに低消費電力かつ高い精度を得られる構成として，

逐次比較型 ADC（SAR ADC）がある．SAR ADC はオペアンプを必要とせず，また内

部の DAC に電荷を蓄積してアナログ電圧を逐次的にデジタル化するため，速度面では

劣るが低消費電力で実現することができる ADC である．変換速度，変換精度あたりの

消費電力を求めた指標である Figure of Merit（FoM）を導出すると，1 変換ステップあ

たり 0.85 fJ という低消費電力動作が可能な SAR ADC が報告されている[7]．しかし，

SAR ADC で用いている DAC の構成はキャパシタアレイで実装されているため，分解

能を上げるには大容量かつ大面積なキャパシタが要求されるため，回路面積の増加が

発生する．面積が増加すると，マルチチャネルのセンサではチップ面積という制限が

あるため，実装可能な ADC の数が抑制されてしまう． 

上記のように，微細化プロセスに適し，性能が維持できる ADC が要求されている．

微細化プロセスの恩恵を享受できる構成であれば，図 1.3 のような IO サイズに収めた

ADC という使用方法が可能となる．IO 内で A/D 変換が完結し，チップ内の面積占有

率を削減することで，他回路の回路面積が十分に確保できる．現在検討されている手

法では IO に収まる面積に ADC を実現するのは困難である． 
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図 1.3 Concept of the small sized ADC. 

センシングしたデータは無線通信回路により，収拾したデータを送信し利用するこ

とができる．無線通信回路はシステム全体にたいして面積，消費エネルギーが大きい

ブロックであるため，小面積，低消費エネルギー化が要求されている．無線通信回路

内の任意周波数生成回路である PLL（Phase Locked Loop）はループフィルタなどにア

ナログ要素を多く含み，発振器を構成回路としているため，面積，消費エネルギーの

増大の要因となっている．近年では，微細化プロセスに適応するために，発振器以外

をデジタルリッチな構成で実現する All Digital PLL（ADPLL）が提案されている．ア

ナログ PLL に対して ADPLL は小面積かつ低消費電力であるため，ADPLL は多くのア

プリケーションで注目されている[8]-[17]． 

センサネットワークのような近年のワイヤレスコミュニケーションアプリでは，消

費エネルギーを削減するために動作時の Active モードと電源オフ時の Sleep モードを

繰り返すことで，動作時間を削減する簡潔駆動動作を用いている[8][9]．環境モニタリ

ングのような超低エネルギーアプリケーションでは，無線送信機の動作率は平均で

0.1%程度である．通信電力でもっとも消費するのは，データの一部である数 bit を受け

取る，キャリア検知動作である．この場合，送信機内の ADPLL が必要とする準備期

間であるセットリング時間がシステムレベルの消費電力に直接影響する．というのも，
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セットリング時間がアクティブ時間に対して支配的であるのが原因である．例えば，1 

Mbps のデータ送信を行う際，プリアンブルを受信する時間はたった数 s であり，こ

の期間は ADPLL のセットリング時間以下である．また，無線通信部分はセンサノー

ドの他の構成回路と比較しても大きな消費電力を占めている．そのため，図 1.4 の概

念図のように，電源投入後に必要となるセットリング時間を削減し，間欠駆動に適し

た ADPLL が求められている． 

 

Sleep 
State of 

sensor node

Sleep Active 

Sleep Sleep 
Active 

State of 
sensor node

Settling time 

Settling time 
reduction

Settling time 

 

図 1.4 State of sensor node and PLL settling time. 

1.2 研究目的及び本論文の構成 

本研究では，前節で述べた背景をもとに，小面積かつ微細化に適した構成として，

リング発振器を用いて構成するアナログ信号処理回路の性能改善を目的とする． 

また，図 1.5 に本論文の構成をまとめる．本論文では ADC（TDC）と ADPLL への

発振器適応における問題点を明らかにし，問題点を解決すべく TDC の詳細なモデル化，

ADC の小面積化，温度補正による駆動時間の削減について述べる．本研究では，TDC，

ADC，ADPLL に対して小面積化を図っており，各章で改善度について議論する．図 1.6

は本論文で扱う ADC（TDC）と ADPLL を構成する研究対象の各構成回路ブロックと

各章の対応を表している．本論文の構成および各研究の概略について以下にまとめる． 
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第 1 章 本研究に関する技術的背景，技術動向及び本論文の研究内容について記述

する． 

第 2 章 リング発振器の特性とアナログ信号処理回路応用への課題について記述

する． 

第 3 章 リング発振器を用いた TDC の特性解析と線形性改善手法について記述す

る． 

第 4 章 Frequency Shift Oscillator TDC を用いた小面積 ADC について記述する． 

第 5 章 温度変動を考慮した補正アルゴリズムによる高速セットリングについて

記述する． 

第 6 章 本論文の結論をまとめる． 

第1章
序論

第2章
リング発振器の特性とアナログ信号処理回路応用への課題

第6章
結論

ア
ナ
ロ
グ
信
号
処
理
回
路
の
小
型
化
（小
面
積
化
）

第3章 リング発振器を用いたTDCの特性解析と
線形性改善手法
＞FSOTDCの動作原理を解析
＞リング発振器の精度のTDCへの影響の評価
＞解析結果を踏まえた試作チップと比較

第4章 Frequency Shift Oscillator TDCを用いた小面積ADC
＞VTCと組み合わせる事によるADC回路への応用
＞IOに収まる大きさのADCを実現
＞従来回路に対して，面積効率を向上

第5章 温度変動を考慮した補正アルゴリズムによる
高速セットリングADPLL
＞高速セットリングADPLL用補正アルゴリズムの提案
＞オフ期間の温度変動をキャリブレーション
＞デジタル回路のみで構成可能であり，面積O.H.の削減．

 

図 1.5 Relationship between the sections in this thesis. 
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図 1.6 Outline of this thesis. 
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第2章 リング発振器の特性とアナログ信号

処理回路応用への課題 

2.1 緒言 

本章では，LSI で用いられる発振器の構成方法と比較について記述する．また，本

論文で対象とする発振器を構成要素としたセンサ用回路，およびその課題について述

べる． 

2.2 節では，LSI で用いられる発振器の構成として，LC 発振器とリング発振器をと

りあげ，それぞれにおける利点と欠点について説明する． 

2.3 説では，センサ用回路への発振器応用における問題点を，各回路について論じる． 

2.2 発振器の概要 

発振器とは特定の周波数を持った発信信号を出力する回路であり，無線通信のクロ

ック信号などに用いられる回路である．LSI 上で実装される発振器回路としては LC 発

振器やリング発振器が挙げられる．LC 発振器はリアクタンスとキャパシタの共振動作

によって発振信号を生成する回路であり，低消費電力かつ数十 GHz という高周波な信

号を生成可能であるため，RF 回路などに利用される．また，出力信号の時間的ゆらぎ

であるジッタも小さく，高精度な信号を実現できる．一方で，LC 発振器はインダクタ

の Q 値が高いことにより発振周波数の可動帯域が狭まり，また，L や C は微細化プロ

セスの恩恵を受けにくく，微細プロセスにおいて大きな回路面積を必要としてしまう

という問題点がある． 

リング発振器はインバータを奇数段接続して構成されるため，単純な構造から小面

積かつ低コスト化が図れる回路である．高周波帯での消費電力は LC 発振器と比較し

て大きいものの，1 GHz 以下であれば消費電力を抑えることができ，近年の研究では

数 GHz レベルの周波数でも，LC 発振器と同等の消費電力が優れているリング発振器

が提案されている[18]．リング発振器の発振周波数 F0 は，インバータの段数とインバ

ータ 1 段の遅延時間 Delay を用いて，以下の式で表される． 



10 
 
 

 

DelayM
F




2

1
0  (2.1) 

Delay は電源電圧値や電流量など，様々な要因によって決定される．そのため，PVT

ばらつきの影響を強く受け，出力信号のぶれであるタイミングジッタは LC 発振器に

対して，増加してしまうという問題点がある．本研究では微細化に適した構成である

リング発振器を利用し，低コスト化，小面積化を目標とするが，性能に影響する PVT

ばらつきやジッタを考慮する必要がある． 

 

 

図 2.1 Schematic of (a) LC oscillator and (b) ring oscillator. 

2.3 リング発振器のアナログ信号処理回路への応用 

本節では，対象とする TDC，ADC，ADPLL の背景とリング発振器を応用した際に

生じる問題点について記載する． 

2.3.1 Time-to-Digital Converter への応用と課題点 

TDC とは，時間領域の信号をデジタル値に変換する回路であり，センサから得た時

間情報のデジタル化や ADPLL，ADC などの構成回路として利用されている．デジタ

ルリッチな回路構成で実装可能な TDC は CMOS プロセスの微細化の恩恵を得られる．

近年では時間分解能 180 fs という極小な時間分解能の TDC が提案されている[19]． 
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従来 TDC の構成として提案されているのは，図 2.2 に記載した構成が提案されてい

る．図 2.2 (a)の構成はフラッシュ型 TDC と呼ばれ，遅延回路と D 型フリップフロッ

プ，エンコーダで構成されたシンプルな構成である[20][21]．TSTART 信号に入力された

信号を TSTOP信号でラッチした際，先に入力された TSTARTの遅延時間によって各フリッ

プフロップの出力が変化し，エンコーダを用いてデジタル値へと変換する手法である．

しかし，各遅延回路の遅延時間のズレや，分解能向上化にはフリップフロップを増や

す必要がある，と言った問題が生じる．図 2.2 (b)はリング発振器を利用して構成した

TDC である．この TDC はリング発振器に電流源を追加し，入力によって発振周波数

を切り替える事が可能となるリング発振器を利用している．入力によって周波数が変

化した発振波形の立ち上がり回数を，後段のカウンタによりカウントアップしてデジ

タル値に変換する．この TDC は電流源と発振器，カウンタのみのシンプルな構成であ

りる．入力信号の状態で周波数が変動するため，1 サイクル中のデジタル値がパルス

幅に応じて変化するため，T/D 変換が可能となる[22][23]．また，発振器を用いた TDC

は前回の量子化時に発生した量子化誤差が次段に伝わる構成であるため，変調の性

質を有している．フラッシュ型 TDC においても変調の構成を取ることが可能であ

るが，追加回路が多数必要となるため，発振器を用いた TDC はより単純な構成で

変調器を実現することが可能である． 

時間情報をデジタル化する際に問題となるのが時間分解能の精度である．発振器を

利用した構成であれば，発振波形の時間的なゆらぎであるジッタが大きくなると，時

間精度が悪化し，高い分解能を得ることができなくなってしまうという問題がある．

発振器や入力段のジッタが性能に与える影響について，議論する必要がある． 

Encoder
DOUT

TSTART

TSTOP

  

TIN

CK

(a)
 

IA IB

1 0

DOUT

Counter

FA / FB

TIN

VOUT

Ring
OSC

CK

(b)
 

図 2.2 Schematic of (a) flash-type TDC and (b) TDC with oscillator and counter. 
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2.3.2 Analog Digital Converter への応用と課題点 

センサ回路から得た各種アナログ電圧は，ADC によってデジタル値に変換する回路

である．従来の ADC はスイッチドキャパシタ回路やオペアンプ，容量や抵抗といった

受動素子を構成要素として構成されている．リング発振器を用いた ADC として，電圧

値によって周波数を制御する発振器 VCO を用いて構成した手法が提案されている

[24][25]．リング発振器を基礎とした VCO は図 2.3 のような構成であり，入力電圧に

よりリング発振器への電流値を制御することで周波数を変化させる．アナログ素子を

排除したシンプルな構成であるため，小面積で実装することができる．図 2.4 に

VCOADC の回路図を記載している．アナログ電圧である VIN により VCO の発振周波

数が変化し，後段のカウンタで量子化することで A/D 変換を行う構成である．

VCOADC は変調器の性質を有しており，近年では性能向上のために，複数の

VCOADC を用いた高次化の構成も提案されている．しかし，この手法では VCO の周

波数特性が線形性でなければ，高調波ノイズが発生してしまう．VCOADC は電流制御

しているトランジスタの Ids 特性の影響を受けるため，線形領域は狭くなってしまい，

デジタル補正による完全な補正は困難なため，高調波ノイズが大きく残ってしまうと

いう欠点がある．この問題を回避するためには，線形領域に収まる入力電圧に狭める

必要があり，入力のダイナミックレンジと高調波ノイズにはトレードオフが存在して

いる． 

一方で，リング発振器を利用した ADC として，前節 2.3.1 で記述したような，TDC

を組み合わせた構成により，微細化プロセスに適した構成が提案されている[26][27]．

時間領域にシフトさせることで，アナログ素子の機能をデジタル回路で行うことによ

り，微細化による電圧領域の制限の影響を緩和させる事が可能となる．この構成をと

るためには，TDCの前段に電圧信号を時間領域へとシフトする，電圧時間変換器（VTC）

が必要となる．この VTC は後段の TDC の性能を妨害することのないように，電圧時

間変換の特性が高い線形性を示し，かつ ADC 全体の小面積化のために小面積な VTC

が必要となる． 
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図 2.3 Schematic of voltage ring oscillator (VCO). 
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図 2.4 Block diagram of (a) VCO-based ADC and (b) time domain ADC. 
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2.3.3 All Digital Phase Locked Loop への応用と課題点 

ADPLL は水晶発信器などの低速かつ高精度なクロックを元に，逓倍の周波数をもっ

たクロック信号を生成する．一般的な構造として，ADPLL は入力されたデジタル値を

クロック周波数に掛けあわせた周波数で安定する．発振波形は ADPLL 内のデジタル

制御発振器（DCO）で生成され，フィードバックループにより目的の周波数へと補正

することにより高精度な周波数を得られる．この補正にはセットリング時間と呼ばれ

る準備期間が必要であり，出力を利用できるのはセットリング時間経過後である．セ

ットリング時間は電源投入時と周波数変調毎に発生し，図 2.5 (a)のようにセットリン

グ時間を削減する手法が提案されている．しかし，発振器はプロセスや電圧，温度と

いう PVT ばらつきに影響を受けて変化するため，図 2.5 (b)のようにセットリング時間

が十分に削減できない場合がある．プロセスばらつきについては，チップごとに特性

がばらつくため初期補正を行うことで，以降のセットリング時間を削減する事が可能

である．電圧ばらつきは発振器である DCO の周波数特性に大きく影響を与えため，電

圧ばらつきは抑制する必要があり，従来研究として電源ノイズ除去回路[14][15]を追加

する手法が提案されている．温度ばらつきではトランジスタの特性が変化するため，

DCO の周波数特性が温度変化の影響を受ける．しかし，温度ばらつきについては，温

度計の様な追加回路を用いて検知する必要があり，小面積で補正を行うことが困難で

ある．追加回路を最小限にし，温度ばらつきを補正する手法が必要である． 
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図 2.5 Settling time reduction (a) without PVT variation  

and (b) with PVT variation. 
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2.4 結言 

本章では，リング発振器を応用したアナログ信号処理回路の小型化にむけたに向け

た課題について述べた．各課題をまとめると以下のようになる． 

・ TDC の小型化 

 インバータを用いて構成したリング発振器では，小面積化，微細化プロセスに

適しているものの，リング発振器は PVT ばらつきによるタイミングジッタが発

生する．リング発振器を応用した TDC はタイミングジッタの影響を受けるため，

特定の性能を満たすジッタの許容値について解析することが必要となる． 

 

・ ADC の小型化 

 性能を維持するためにアナログ回路をスケーリングせずに LSI 実装するので

は小面積は達成できない．小面積な TDC を用いることにより，アナログ素子の

機能をデジタル回路に担わせる．微細化に適し，かつ ADC の小面積化が可能で

あるが，前段に小面積な VTC が必要となる． 

 

・ 高速セットリング ADPLL の小型化 

 PVT ばらつきやトランジスタの特性により，ADPLL では発振器の周波数ばら

つきをを補正することで，セットリング時間を短縮することが可能となる．補正

回路をデジタル回路のみで構成することにより，追加回路を最小限にすることで，

高速セットリングが可能な ADPLL の小型化を達成できる． 
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第3章 リング発振器を用いた TDC の特性解

析と線形性改善手法 

3.1 緒言 

発振器を用いた TDC として，GRO（Gated Ring Oscillator）と呼ばれる入力により発

振と停止を切り替える発振器と，FSO（Frequency Shift Oscillator）という入力により発

振周波数を変更する発振器の 2 種類が提案されている．どちらの構成もシンプルな構

成であり，小面積で実装可能な回路である．また，GRO，FSOTDC はどちらも 1 次の

変調器であり，ノイズを軽減する効果を持ち，複数段接続することで高次化が可能

である．リークが増加する微細化プロセスには FSOTDCが適しているとされているが，

しかし，発表されている FSOTDC は 2 次構成で有効ビット数（ENOB）が 9 bit 程

度であり，性能の面では従来の TDC に対して大きく劣っている． 

本章ではリング発振器を用いた TDC の性能劣化の要因について，モデル式とシミュ

レーションにより解析する．また，その解析結果より TDC の ENOB を向上するため

の設計方針について述べる．3.2 節では，リング発振器を用いた構成で実現可能な

変調器の特性について解説し，3.3 節では，従来回路である GRO を用いた GROTDC

における動作原理と微細化における問題点について記載する． 

次に，3.4 節では，GROTDC の改善回路であり，本章で性能改善を図る 2 次 

FSOTDC の動作原理を解析する．3.4 節で得られた劣化要因について，3.5，3.6，3.7

節で MATLAB，SPICE シミュレーションを実行して検証を行う．その後，各パラメー

タに対する FSOTDC の性能推移と数式の関係性について考察する． 

最後に 65nm CMOS プロセスを用いて実装した結果を 3.8 節に記載し，検証結果との

比較を行うことで整合性を確認する． 
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3.2 変調器 

この節では，変調器について解説する．変調器は図 3.1 に示しているように，

積分器と量子化器を用いた，出力を入力にフィードバックする構成となっている． 

変調器の出力 Y について z 領域モデルを用いて数式化すると， 

.)1( 1 QNzXY    (3.1) 

として表される．量子化器で発生する量子化誤差 QN には伝達関数(1-z-1)がかかって

いる．この伝達関数は微分の形であるため，低周波数領域を抑制し高周波数領域を通

過させる特性をもつ．したがって，量子化器単体で構成するよりも原信号が入力され

る帯域のノイズを高周波領域へとシフトさせることにより，信号精度を増加すること

が可能となる． 

図 3.2 に変調器の周波数特性を示す．量子化器単体から生じる量子化誤差は全周

波数帯域に均等に分布している．これに対し，1 次変調器により生じる量子化誤差

は式(3.1)に示したように量子化誤差には微分の伝達関数がかかっているため，低い周

波数帯域のノイズが高い周波数帯域に移動させる．これにより，入力信号帯域のノイ

ズを抑制することができ，この特性をノイズシェイピング特性という．1 次の変調

器で発生した量子化誤差をさらに別の 1 次の変調器へ伝搬することにより，さらに

高次のノイズシェイピング効果を得ることができる．ここでいう高次のノイズシェイ

ピング効果とは，入力信号帯域における量子化雑音を 1 次で得られる効果よりもさら

に削減する効果のことである． 

 

Quantizer 

X Y

z-1

  QN

 

図 3.1 Diagram of 1st order  modulator. 
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図 3.2 1st order noise shaping characteristic. 

3.3 Gated Ring Oscillator TDC の動作原理 

TDC として，インバータで構成されるリング発振器を用いた Gated ring oscillator 

TDC（GROTDC）が研究されている[23][26]．図 3.3 は GROTDC の回路図を表してい

る．時間的に変化するアナログデータであるパルス幅（TIN）は GROTDC に時間差ア

ナログ情報として入力される．TINが“High”区間の GROOUTの発振回数をカウントす

ることで，GROTDC はアナログ値 TINのデジタル化が達成される．この時，カウンタ

回路は量子化器として動作している．カウント値はそのままデジタル変換された出力

DOUTを表している． 

図 3.4 において，TINは GRO への入力パルス，GROOUTは GRO の発振出力，DOUTは

その発振をカウントした値である．TIN が“High”の時，GRO は発振を開始する．TIN

が“High”区間の GROOUT をカウントすることでアナログ的な時間情報をデジタル値

へ変換することが可能となる．この際，図 3.4 に示されるように量子化誤差 QN が生

じる．TINが“Low”の状態では，GRO は発振動作を停止し，状態を保持している．次

に TINが“High”になった際は前回の状態からの続きで発振動作を開始する．そのため，

量子化ノイズは次回のサンプルに影響を残すこととなる．DOUTは z 領域モデルを用い

ると， 
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QNzTD INOUT   )1( 1  (3.2) 

として表される．量子化誤差 QN の伝達関数は，(1-z-1)である．式(3.1)で示した変調

器と同じ数式で表すことができるため，GROTDC は変調器であり，1 次ノイズシェ

イピング特性を有している． 

 

GROOUT

TIN

TIN

TIN
RB Counter 

DOUT

TIN

GROOUT

GROTDC

 

図 3.3 Gated ring oscillator time-to-digital converter (GROTDC). 

 

TIN[N]

TCK

QN[N]

DOUT[N]=3 DOUT[N+1]=3

TIN

GROOUT

QN[N-1]

DOUT
QN[N+1]

TIN[N+1]

 

図 3.4 Timing diagram of GROTDC. 
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GROTDC は複数段接続し，後段に量子化誤差を伝搬する構成を取ることで，高次化

することができ，高次のノイズシェイピング効果を得られる．しかし，微細化により

リーク電流が増加すると，停止時の GRO の動作は図 3.5 のように，完全には停止時の

位相を保持することが困難となっている．このために，次のサイクル時に正確に量子

化誤差が伝搬されず，(3.2)の式と異なるため，ノイズシェイピング効果を得られない

事となってしまう． 

 

DOUT[N]

TIN

GROOUT

DOUT

Leak

QN[N]

TCK

TIN[N]

QN’[N]

 

図 3.5 Timing diagram incorporating the effects of the leakage current. 

 

3.4 Frequency Shift Oscillator TDC の動作原理 

GROTDC の問題点を解決したのが本節で記述する FSOTDC である．図 3.6，図 3.7

に 2 つの発振器とデジタル回路で構成された，2 次 FSOTDC のブロック図と動作時

のタイミング図を記載する．初段の FSO（FSO1）は図 3.7 のタイミング図のように，

入力信号 TIN1[N]の状態によって周波数が変動し，“High”のときに周波数が FA1 に，

TIN1[N]が“Low”のときに周波数 FB1に切り替わる．FSO は常に発振を行っているため，

リーク電流による停止時の位相変動という問題が生じないため，微細化に適した構成

となっている．後段の FSO（FSO2）も同様に，入力によって周波数が変動する．トラ

ンジスタのばらつきのために，発振周波数が同一にならないが，この誤差は後段の DSP

でデジタル補正を行うことでミスマッチによる性能劣化を改善することが可能である． 

FSOTDC の動作として，まず初段の FSOTDC は入力される時間信号 TIN1の N 番目の
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サンプル TIN1[N]をデジタル値 D1[N]に変換する．D1[N]はサンプリング区間（TCK）の総

発振回数を表している．TIN1[N]により FSO の周波数が変化するため，FSO は TCK間で

発振する回数が変化するため，カウンタで発振回数をデジタル化することにより，時

間情報をデジタル値へと変換することで可能となる．DB1[N]は TCKTIN1[N]の区間のカ

ウント値であり，DSP にて 2 次の出力を算出する際に必要となる．1 次の出力を得る

際には不要である． 

ここで，各ブロックにおけるジッタの影響を考慮する．クロックと入力信号におけ

るジッタを JCK[N]と JTIN[N]と定義し，また，FSO のジッタを FA1，FB1の区間でそれぞ

れ JA1_X[N] (X=1, 2, …)と JB1_X[N] (X=1, 2, …)と定義している．サンプル N 番目中にお

ける FSO のジッタの総和はJA1[N]とJB1[N]で記載するものとする．ジッタを考慮した

場合，[22]における初段のカウント値 D1[N]は下記のように求めることができる． 

],[][

][][

][)(][

CKTIN

1B1B1A1A

CK1B11B1IN1B1A1

NJNJ

NJFNJF

TFQNFNTFFND







  (3.3) 

は前回のサンプル N  1 番目と N 番目との差分を表しており，例としてQN1 は

QN1[N]  QN1[N1]を意味している．ジッタが発生していない場合，(3.3)より FSOTDC

は 1 次のノイズシェイピング効果が得られる事が確認できる． 

 

TIN2
QNP

TIN1 D2

Counter

FA2 / FB2

FSO2
FSOOUT2

D1 DB1

Counter

TIN1

FA1 / FB1

FSOOUT1

FSO1

R 

QNP : Quantization noise propagator

DSP

TDCOUT

 

図 3.6 Frequency shift oscillator TDC architecture. 
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JA1_1[N]

JLH[N]

D1[N]=7

JB2_1[N] JA2_1[N]JB2_2[N] 

JA1_2[N]  JB1_2[N] 

FB1FA1

FB2 FA2

DB1[N]=4


TIN1

FSOOUT1

D1

TIN2

FSOOUT2

D2
QN2[N-1]

QN1[N-1]

JCK[N]JTIN[N]
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JHL[N]
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図 3.7 Timing diagrams of FSOTDC. 

 

2 次 TDC を構成するために，TDC は量子化誤差を次段に伝える必要となる．量子化

誤差を伝搬するために，初段と次段の間に量子化誤差伝搬機（QNP）を接続している．

QNP の出力（TIN2[N]）は初段の量子化誤差である QN1[N]を含んだ信号であり，次段の

FSO に入力される．TIN2[N]の立ち上がりと立ち下がりにおけるジッタ JLH[N]と JHL[N]

を TIN2[N]に含めた式は(3.4)となる．  

].[][][
3][

][ HLLH1
1B

1B
2IN NJNJNQN

F

ND
NT 


  (3.4) 

初段目と同様に，2 段目においての発振周波数を FA2と FB2，それぞれの周波数での

ジッタを JA2_X[N]と JB2_x[N]と定義する．2 段目のカウント値 D2[N]は，(3.5)のように求

められる．  

].[][

][][

][)(][

HLLH

2B2B2A2A

CK2B22A2N2B2A2

NJNJ

NJFNJF

TFQNFNTFFND I







  (3.5) 
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(3.3)から(3.5)より，最終的な出力 TDCOUT[N]は DNP で算出され，(3.6)となる．  

.)(

])[][][

][][(

])[][(][][

2
2

2ACKLHHL2

2A2A2B2B

CKTIN1B1B

1A1A1IN1
1B

2

1B
1B

2
21

1B

2
OUT

QNFTJJA

JFJF

NJNJNJF

NJFNTA
F

A

ND
F

A
NDND

F

A
NTDC















 

(3.6) 

ここで A1，A2は A1=FA1–FB1，A2=FA2–FB2である．2 つの FSO 間で周波数のミスマッ

チが発生すると，ノイズキャンセル効果を十分に得られないため，DSP 内に 1 次の LMS

（least mean squares）フィルタを組み込み，周波数誤差を補正することで，ミスマッチ

を除去することが可能である[22]． 

式(3.6)から，入力と初段 FSO のジッタ(JA1，JB1，JTIN，JCK)はノイズシェイピング

効果を得られていない．従って，これらのジッタは出力 TDCOUT[N]にノイズ源として

残り，1 次または 2 次 TDC の分解能を悪化させる要因となる．高分解能の TDC を

実現するためには上記のジッタを減少させる必要がある．入力と初段 FSO のジッタに

よる影響について，次節より検証を行う． 

3.5 FSO のジッタによる影響 

まず，FSO のジッタJA1_X とJB1_X，次段のジッタJA2_X とJB2_X による影響につい

て考察する．2 段目のジッタ（JA2_X，JB2_X）は(3.6)により，1 次のノイズシェイピン

グ効果を得られている．従って，2 段目のジッタによる影響は軽減されるため，より

大きな影響を与える初段のジッタについて議論する．発振器は構成により，ジッタが

変動するが周期も変動するため，ジッタの絶対値のみでの評価は困難である．議論す

る上で，周期に対するジッタの割合を RJ（relative jitter）という相対値を定義し，RJ

と性能との比較を行う．導出方法としては，発振周期に対する周期の標準偏差をジッ

タとしており，RJ はこのジッタを平均周期で割ったものである．図 3.8 は 2 次 FSOTDC

を MATLAB でシミュレーションした結果の出力スペクトラムであり，SNDR

（Signal-to-noise and distortion ratio）は 20 kHz のバンド幅で算出している．また，

MATLAB でモデル化した FSOTDC に RJ= 0.05 %，0.2 %，0.8 %の 3 種類でシミュレー
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ションし，結果を比較している．MATLAB のモデルは[22]のモデルにジッタを加えた

モデルである．シミュレーションの際には FSO の 2 種類の周波数と RJ の値が必要と

なる．周波数と RJ の値は SPICE シミュレーションから導出した数値である．初段の

ジッタが 1 次のノイズシェイピングを得られていないため，RJ が増加すると図 3.8 よ

うにノイズフロアも上昇し，SNDR が減少するため分解能が悪化する．10bit の分解能

を得るためには RJ が約 0.05%以下でなければならない． 
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図 3.8 Output spectra when RJ is varied. 

 

次に RJ についてリング発振器のモデル式から導出する．[28]によると，発振器の周

波数の標準偏差()は(3.7)の式によりモデル化されている． 

  ,
22

DD
PN

THDD0

2














VVVIF

kT   (3.7) 

F0はリング発振器の周波数を，k は Boltzmann 変数を，VTHは閾値電圧を表している．

また，T と VDD，I はそれぞれ，温度，電源電圧，発振器の電流値を表している．Nと

Pは NMOS と PMOS の固有パラメータを表している．この変数はプロセスに依存して

いる．(3.7)より RJ を導出すると，(3.8)で表すことができる．  
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  .
22

*
DD

PN
THDD

0
0 













VVVI

kTF
FRJ   (3.8) 

[26]より，F0は(3.9)のように近似することができる． 

.0
DDMCV

I
F   (3.9) 

C はインバータの出力容量，M はインバータの段数を表している．(3.8)に(3.9)を代

入すると，(3.10)と表される． 

  .
22

DD
PN

THDD













VVVMCV

kT
RJ

DD

  (3.10) 

(3.10)より，N とP はプロセスで固有の値であるため，RJ は C，M，VDD，T に依存

することがわかる．C はトランジスタのサイズに影響を受けるため，SPICE シミュレ

ーションではゲート長を変更した．従って，ゲート長，M，VDD，T の各パラメータを

変更し，発振周波数と RJ を導出して SNDR を導出する．(3.10)の数式とシミュレーシ

ョン結果を比較し，整合性について考察を行う．図 3.9 に FSO のシミュレーションに

使用した回路構成を記載する．FSOTDC のシミュレーションではサンプリングレート

（SR）を 2 MHz，帯域幅（BW）を 20 kHz，TIN1の時間振幅を 250ns に統一している．

また，性能面として，FoM（Figure of merit）を導出し，比較している．FoM は下記の

式から導出した値である． 

.
22

]./[
ENOBBW

Power
stepconvfJFoM


  (3.11) 

 

OUTIN

MP1

MN1

IA1 IB1

1 0
TIN1=‘0’

 

図 3.9 Simulation model of FSO. 
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3.5.1 出力容量（C） 

本節では容量 C を変更した場合の RJ と SNDR の関係性を考察するために，ゲート

長を変更してシミュレーションを行う．17 段インバータリングのゲート長(MP1 と

MN1)を 60 nm から 1260 nm にスイープする．シミュレーション時間は 200 回以上発振

を行う，十分な期間を設けた．図 3.10 にあるように，ゲート長を増加するにつれ，イ

ンバータの出力容量が増加するため，発振周波数は減少し，RJ は減少する傾向にある

ことがわかる．最大長である 1260 nm における RJ は 0.04％となった．図 3.11 は SPICE

シミュレーションから求めた発振周波数と RJ から MATLAB シミュレーションを行っ

た結果である．図 3.11 より，RJ が減少することで，SNDR が改善していることが確認

できる．これらのシミュレーションは RJ が 0.055 %以下まで減少する，ゲート長 560 nm

以上であれば，10bit の分解能を得られる．図 3.11 には FoM（figure-of-merit）も導出

し，記載している．FoM もまた SNDR 同様に容量値が増加することで改善しているた

め，ゲート長，つまり，C を増加することで，FoM，SNDR の両方で性能向上を図る

ことが可能である． 
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図 3.10 Relative jitter (RJ) and oscillation frequency with sweeping gate length from 60 

nm to 1260 nm. 
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図 3.11 SNDR and FoM with sweeping gate length from 60 nm to 1260 nm. 

 

3.5.2 発振器の段数（M） 

次に，リング発振器の段数による RJ，SNDR，FoM の変動について検討する．式(3.9)

より，周波数 F0は M に対して反比例しているため，段数を増やすことで発振周波数は

減少する．また，式(3.10)より RJ は M の根号に反比例しているため，リング発振器は

段数を増やすことで周波数とともに RJ も減少する事となる．数式モデルとの特性比較

のためにシミュレーションを行い，M を 3 から 17 にスイープする．他のパラメータに

ついてはゲート長を 1260 nm，VDDを 1.5 V，T を 25 °C に設定している．SPICE シミュ

レーションにより FSO の段数を増やすことで，発振周波数の低下を確認し，また RJ

は減少しており，式(3.10)と同じ傾向を確認した（図 3.12）．SPICE シミュレーション

の結果から MATLAB シミュレーションを行った結果である図 3.13 のように，SNDR

は向上し，さらに FoM も改善された結果となった．従って，リング発振器の段数を増

加することで，性能向上を図ることが可能となることがわかった． 
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図 3.12 Relative jitter (RJ) and oscillation frequency with sweeping M from 3 to 17. 

 

5000

7000

9000

11000

13000

58

59

60

61

62

63

64

65

3 5 7 9 11 13 15 17

S
N

D
R

 [
d

B
]

F
o

M
 [fJ/co

n
v.s

tep
]

Number of stages

SNDR
FoM

 

図 3.13 SNDR and FoM with sweeping M from 3 to 17. 
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3.5.3 電源電圧（VDD） 

本節では，電源電圧 VDD による TDC の性能への影響について考察を行う．式(3.10)

より RJ は M 同様，VDD の根号に反比例しているため，電源電圧を上げる事により，

RJ は減少することが予想できる．VDDの範囲を 0.9 V から 1.5 V に変更してシミュレー

ションし，VDD の影響について確認する．他パラメータはゲート長を 1260 nm，M を

17，T を 25 °C で固定して行っている．図 3.14 に電圧変動時の周波数と RJ を記載して

いる．図より，高い VDDに対して発振器は高い発振周波数を得られ，RJ は減少する傾

向が確認できる．TDC としての各性能値は図 3.15 の結果となり，VDDが上昇するにつ

れて RJ が減少するため SNDR も向上する．一方で，VDDが上昇することにより，消費

電力も上昇するため，SNDR が上昇するものの FoM の値は劣化してしまう結果となっ

た．従って，VDDを変更した際は，SNDR と FoM にトレードオフが発生するという結

果を確認した． 
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図 3.14 Relative jitter (RJ) and oscillation frequency with sweeping VDD 

from 0.9 V to 1.5 V. 
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図 3.15 SNDR and FoM with sweeping VDD from 0.9 V to 1.5 V. 

 

3.5.4 温度変化（T） 

最後に，温度による TDC の性能への影響について議論する．式(3.10)より RJ は T の

根号に反比例する．従って，温度が下がるにつれ，RJ が減少する事が予想できる．温

度変動による影響をシミュレーションするために，T を 0 C から 100 C に変動させ

てシミュレーションを行った．他パラメータについては，ゲート長を 1260 nm，VDDを

1.5 V，M を 17 とした．図 3.16 に上記の設定で SPICE シミュレーションを行った結果

を示す．図より，温度が減少するにつれて RJ が減少している事が確認できる．また，

低温ではトランジスタの電流量が上昇するために，F0 もまた上昇するため，式(3.9)と

同じ傾向であることを確認した．図 3.16 の結果を用いて MATLAB シミュレーション

を行った結果が図 3.17 である．図より，低温になることで RJ が減少するため，SNDR

と FoM の両方が改善される結果となった． 
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図 3.16 Relative jitter (RJ) and oscillation frequency with sweeping T 

from 0 °C to 100 °C. 
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図 3.17 SNDR and FoM with sweeping T from 0 °C to 100 °C. 
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3.6 FSO の周波数とサンプリングレートの関係（FA1, FB1, 

FA2, FB2, TCK） 

前節では各パラメータと性能についての検証を行った．パラメータを変更すると

FSO の周波数は変更する．特に FSO の周波数が減少すると，FSOTDC は正常動作を行

うために，SR もまた遅くする必要がある．この節では，発振周波数と動作可能な SR

との関係について議論する．  

図 3.18(a)，(b)はそれぞれ，QNP の回路図とタイミング図を表している．QNP は 2

つの DDFF（dynamic d-type flipflop）と NOR ゲートで構成しており，メタステーブル

の影響を回避した回路となっている[22]．メタステーブルを回避するために 2 段の

DDFF で構成しているため，QNP は 2 回以上の立ち上がりが必要である．図 3.19 は

TIN1 が最大幅（TMAX），最小幅（TMIN）が入力された場合の動作図について記載してい

る．TMAX  TMINがダイナミックレンジにあたる．FSOTDC は正常に動作するために，

TIN1と TCKTIN1の両区間に最低 1 カウントしなければならない．そのため，TMINは 1/FA1

より大きくなければならない．QNP が正常に動作するためには TMAX  TMIN区間に 2 回

の立ち上がりと，TIN2区間に 1 回以上の立ち上がりが必要となる．従って FSO の周波

数と TMAXの関係は TMAX  TMIN > 1/FB1 + 1/FA2．以上より，2 次 FSO における TIN1の条

件式は， 

),
11

(
1

2A1B
1

1A FF
TT

F CKIN   (3.12) 

と表す事ができる．TIN1は(3.12)を満たす範囲でなければならない． 
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図 3.18 (a) Schematic and (b) timing diagram of the QNP. 
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図 3.19 Timing diagrams of (a) the minimum time interval (TMIN) and (b) the maximum 

time interval (TMAX). 
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3.7 クロックジッタによる影響 （JTIN and JCK） 

次に，クロックジッタによる影響を議論する．クロックジッタには TIN1，TIN2のジッ

タを含む．クロックジッタの TCKに対する割合を RTJ と定義する．TIN2のジッタ（JLH，

JHL）は１次のノイズシェイピング効果を得ているため，RTJ = JTIN / TCKと JCK / TCKと

する．図 3.20 に RJT を 0.10 %，0.05 %，0.01 %に変化させた際の出力スペクトルにつ

いて記載している．この MATLAB シミュレーションでは，発振器のジッタによる影響

と区別するために RJ を 0 %，TCKを 500 ns としている．クロックジッタによりノイズ

フロアが上昇していることが確認でき，10 bit 以上の SNDR を得るためには，RTJ が

0.10 %以下である必要がある． 

 

RJT : 0.10%, SNDR : 62.4dB
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図 3.20 Output spectra when CK jitter is varied. 
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3.8 実測結果 

3.5 の議論を踏まえ，分解能を改善するためには低ジッタな FSO が必要である．考

察の正当性を確認し，ENOB 10 bit を得るために，17 段 FSO のゲート長が大きいイン

バータで構成した FSOTDC を実装したテストチップを作成した．SPICE シミュレーシ

ョンでの結果は電流源を接続した状態で RJ が 0.038 %，FA1,2が 17 MHz，FB1,2が 25 MHz

となった． 

2 次のノイズシェイピング効果を得るために，3.6 で示した式(3.12)を満たす条件であ

る必要がある．SR を 2 MHz，入力信号を 10 kHz，ダイナミックレンジを 250 ns とし

た．図 3.21 に MATLAB シミュレーションの結果を記載している．20 kHz の BW で 64.8 

dB を得られ，ENOB 10 bit 以上を有している． 
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図 3.21 Simulation result of low jitter second-order FSOTDC. 
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図 3.22 Chip micrograph and layout of the 65 nm FSOTDC. 

 

65nm CMOS プロセスで実装したテストチップとレイアウトは図 3.22 に記載してい

る．電源電圧 1.5V の TDC は回路面積 597 m2という小面積で実装した．図 3.23 に実

測とシミュレーション結果を記載している．実測は LMS フィルタによる初段と次段の

ミスマッチを補正した後の周波数特性である．実測結果は SFDR で 75.4 dB，SNDR は

64.5 dB となった．低周波側に 1/f ノイズが発生しているため，シミュレーション結果

より悪化している．テストチップの性能は表 3.1 にまとめている．2 つの FSO の消費

電力は 218 W，QNP やバッファ，フリップフロップの消費電力は 113 W となった．

[22]と比較し，テストチップは RJ を減少させたため，高い分解能を得られた．しかし，

RJ を下げるために発振周波数が下がったため，SR も減少し，また，消費電力が上昇し

たため，FoM の面では悪化している． 
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図 3.23 Comparison of measured spectra and simulation results. 

 

表 3.1 Chip Characteristics 

Item [22] This work

Technology (nm) 65 65 
Bandwidth (kHz) 500 20 

Sampling rate (MS/s) 16 2 
Power (mW) 0.282 0.332 
SNDR (dB) 61 64.5 
ENOB (bits) 9.8 10.4 

Active area (mm2) 0.0007 0.0006 
FoM (fJ/conv.step) 308 6050 
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図 3.24 は 3.5 のシミュレーション結果と実測結果を比較した結果である．このシミ

ュレーションではゲート長と M を変更し，SR は(3.12)で求めた動作可能周波数で最大

の値を設定している．オーバーサンプリングレートは 50 に固定し，ダイナミックレン

ジは SR の半分としている．同一の SR で高い分解能を得るためには，ゲート長を大き

くし，トランジスタ幅も広げることで，RJ を下げつつ発振周波数を維持する必要があ

る． 
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図 3.24 Simulation and measurement results of FSOTDC performance. 

 

図 3.24 より，ゲート長大，多段数の FSOTDC は RJ が減少するため，高い ENOB を

得られる．しかし，回路面積が大きなってしまうという欠点がある．図 3.25 に回路面

積と動作可能範囲内で最大 SR での FoM との関係性について記載する．また，従来の

TDC との比較も行っている．従来の TDC は低い FoM を有しているが，大面積を必要

としている．FSOTDC の面積は見積もりの値である．これらの結果より，FoM の点で

は小ゲート，少段数の FSO が適している．発振周波数が上昇するため，BW と SR が上

昇するためである．一方で ENOB は大ゲート，多段で上昇するため，ENOB と FoM の

間にはトレードオフが存在している． 
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図 3.25 Simulation results and comparison with other state-of-the-art TDCs. 

 

3.9 結言 

本章では，微細化に適した 2 次 FSOTDC の動作原理を分析することにより，性能

劣化の原因と改善手法について論じた．TDC のノイズフロアはリング発振器のジッタ

による影響が大きく， TDC の分解能に影響を与えている事を確認した．FSO の低ジ

ッタ化には大ゲート，多段のインバータが必要であり，SPICE と Matlab シミュレーシ

ョンにより設計を行い，ENOB 10 bitの 2 次 FSOTDC の設計論を論じた．65nm CMOS

プロセスにてチップを試作・比較を行い，設計論の正当性を確認した．上記のシミュ

レーションをもって，ENOB と FoM の間にはトレードオフが発生していることが確認

でき，FSOTDC は使用するアプリケーションにより，どちらを優先するか，を検討し

て設計する必要性がある． 
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第4章 Frequency Shift Oscillator TDCを用い

た小面積 ADC 

4.1 緒言 

本章では，前章で述べた小面積 TDC を構成回路とした，小面積な時間領域 ADC を

提案する．本回路はアナログ電圧を直接デジタル信号に変換するのではなく，一旦時

間領域信号へと変換する．この手法により，デジタルリッチな回路構成を可能とする．

しかし，実現するためには，電圧領域から時間領域に変換する VTC が必要となる． 

そこで，MOM 容量を用いた小面積 VTC 回路を提案し，TDC と組み合わせた構成に

より小面積 ADC を実装する．提案 VTC は上位メタル配線で MOM 容量を構成してい

るため，下位レイヤで構成した TDC を MOM 容量下に配置することで，ADC として

構成する際の面積オーバーヘッドを削減可能である． 

本章では，4.2 節で従来 VTC の構成について説明し，VT 変換特性の線形性と入力の

ダイナミックレンジにおける問題点を挙げる． 

4.3 節にて，提案 VTC の動作原理について説明し，次節で FSOTDC と組み合わせた

ADC としての動作について触れる． 

4.5 節に 65 nm プロセスで試作したテストチップの評価結果と他 ADC との比較につ

いて記載し，最後に性能についての考察を行う． 

4.2 従来 Voltage-to-Time Converter と問題点 

小面積かつ低コストで実現できる TDC を用いた手法では，アナログ信号を時間領域

に変換する追加回路 VTC が要求される．従来の VTC は図 4.1 (a)のようなインバータ

と電流源，容量で構成されたものが提案されている[33]-[35]．また，別の構成としては

図  4.1 (b)のような，電流源付きインバータとインバータを数段接続した

Voltage-to-delay line という構成も提案されている[36]-[38]．電流原付きインバータは

MN2 に印加する入力電圧（VIN）により出力幅を制御する構成であるため，回路面積を

抑えることができる．しかし，どちらの構成も時間領域へ変換後の線形性はトランジ
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スタの IDS 特性に大きく依存する．そのため，高い線形性が得られる範囲が狭いため，

入力できる電圧範囲は狭くなってしまう（図 4.2）．線形性が劣化すると，デジタル変

換した後の周波数特性に高調波が発生してしまうため，分解能の劣化を引き起こす．

事前に電圧時間特性を取得し，補正式を導き出し，変換後にデジタル処理により補正

を行うことで性能改善を行う手法も提案されているが，入力電圧のダイナミックレン

ジは大きくとることができないのが現状である．VTC の特性が悪化すれば，後段の

TDC の性能が高くても，ADC 全体の性能が劣化してしまう．時間領域 ADC では線形

性が高く，入力のダイナミックレンジが広い VTC が必要となる． 

 

CLK
VOUT

VIN

MP1

MN1
C

MN2

CLK VOUT

VIN

Current-starved inverter Current-starved inverters

(b)(a)  

図 4.1 Schematic of conventional VTC circuits. 

 

Vin [V]

Delay Time [s] 

Approximate linear  
region

VIN [V]
 

図 4.2 Convertion characteristics of conventional VTC circuits. 
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4.3 提案 Voltage-to-Time Converter の動作原理 

本説では提案 VTC の主な VT 変換回路部分である VTC core 回路について図 4.3 に

記載する．提案回路は 2 つの MOM 容量で構成されており，入力アナログ電圧 VINを

時間幅に変換して出力する．この回路は VIN により蓄積する電荷量が変化するため，

ディスチャージされる時間が変化する構成である．2 つの MOM 容量（C1，C2）はそ

れぞれ，VDDと VIN switch 回路に接続されている．VIN switch 回路は C2に VINと VSSを

切り替えて接続する回路である．従って，C2に貯まる容量値は VINによって変化する．

前段の Tristate buffer は電流源を含んだインバータ回路である．DCG と PCG は外部か

らの信号であり，C1，C2 のチャージとディスチャージのタイミングを制御する信号で

ある． 

図 4.4 は VTC core 回路の動作原理とタイミングチャートである．まず，DCG，PCG

が“Low”である期間に，C1と C2が接続している VXは MP1 により VDDにチャージさ

れる．VX にチャージされる電荷量は C1 と C2 の総電荷量となり，(4.1)のように表され

る．  

)(0 IN221 VVDDCQQ   (4.1) 

Q1，Q2 は C1，C2 にチャージされる電荷量を表している．次に，PCG が“High”に

切り替わると，VIN switch 回路の接続先が VINから VSSに切り替わる．C1と C2に貯まる

電荷は VXで共通化され，電荷の総合計は(4.2)となる． 

)()('' XN2XN121 VSSVCVDDVCQQ   (4.2) 

VXN は共通化された後に安定した電圧値である．(4.1)，(4.2)より，VXN は VIN で表す

と，(4.3)となる． 

IN
21

2
XN V

CC

C
VDDV 


  (4.3) 

従って，安定電圧 VXNは C1，C2の容量値と入力電圧 VINに依存する． 

次に DCG が“High”になると，MN1 と電流源により VXの電荷がディスチャージさ

れる．VXが後段のインバータの閾値（VTH）よりも低くなると，出力 RESET から“High”

が出力される．(4.3)より，VXが VTHより低くなり，RESET が“High”になるまでの時

間は VXN，つまり VINに依存する．従って，VTC core 回路は電圧領域の信号を時間領

域に変換することが可能となる． 
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図 4.3 Schematic of the proposed voltage-to-time converter. 
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図 4.4 Operation of the proposed VTC core circuit. 
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図 3.8 は提案 VTC core 回路の SPICE シミュレーション結果である．縦軸に PCG の

立ち上がりから出力の立ち上がりまでの時間幅を，横軸にアナログ入力電圧 VIN をと

る．シミュレーション時，VINは 0 V から 1.2 V にスイープする．(4.3)と図 3.8 より，

C1，C2の両方を大きくするとダイナミックレンジが増加し，また，C2のみを大きくす

ると変換ゲインが増加する．しかし，容量値を大きくすると面積が増加する，つまり，

ダイナミックレンジと変換ゲインに対して面積がトレードオフの関係となっている．

試作チップではダイナミックレンジ 1 V，SR の半分の時間幅（25 ns）である C1 = C2 = 

1 pF を選択した．電流源の引き抜く速度が完全に一定ではないため，この出力特性は

完全な線形ではない．非線形性による影響を取り除くために，提案 ADC には非線形性

補正処理を行っている． 
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図 4.5 Simulation result of the VTC core. 
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4.4 提案 VTC と TDC の協調動作による ADC 

VTC

RESET
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DFF
D Q

VIN

VTC
core

PCG

DCG

ADCOUT

DSP

D1

D1F

D2

2nd order 
FSO TDC

TIN1

SR Latch

R Q

S

DC sweep

 

図 4.6 Proposed I/O-sized ADC architecture. 

 

4.3 で提案した小面積 VTC と FSOTDC を組み合わせ，時間領域にシフトさせた

IO-sizedADC を提案する．図 4.7 に全体のブロック図を記載する．VTC core 回路を制

御するために，クロック信号（CLK）からノンオーバーラップ信号 DCG と PCG を生

成する．CLK の立ち上がりから VTC core 回路により遅延した立ち上がりまでを SR 

Latch 回路で抽出し，VT 変換された出力（TIN1）を FSOTDC へ入力する．VTC core 回

路は RESET 信号が“High”となると，フィードバックがかかり，初期状態へとプリチ

ャージする．変換直後にリセットをかけることで，次のサンプリングへの待機を行う

ため，高速動作が可能となる．アナログ電圧を時間幅へと変換された TIN1 は後段の

FSOTDC に入力され，T/D 変換される．VTC，TDC を介してアナログ電圧からデジタ

ル値へ変換された後，DSP 内で VTC の非線形性を補正することで，ADC の線形性を

補正することができる． 

図 4.9 に提案 ADC のタイミングダイアグラムを記載する．CLK が“High”になっ

た時，VTC 内の DFF が“High”を出力する．先に PCG が立ち上がり，遅延して DCG

が立ち上がる．DCG が“High”となると，VXは VSSへとディスチャージし始める．他
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インバータの閾値を下回ると RESET 信号が“High”となるため，VXは再度電荷が供給

される．そして，TIN1が“Low”となる．SR ラッチは CLK から RESET の立ち上がり

までのパルス幅を生成し，時間領域信号TIN1を生成する．TIN1はVIN1により決定される．

変換後，FSOTDC が TIN1をデジタル値へと変換を始める． 
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図 4.7 Schematic of FSO and Schmitt trigger inverter ring. 
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AD 変換後，DSP により VTC の非線形性を補正し，高調波ノイズを抑制する．ADC

の出力を補正するために，DSP は補正用の電圧デジタル変換特性が必要となる．そこ

で，初期補正時にランプ信号を入力して，補正用の変換特性を取得する．図 4.10 に

SPICE シミュレーションで得た ADC の特性について記載する．SR は 20 MHz，500 kHz

のローパスフィルタを通過した結果である．青線は ADC の平均出力結果である．赤線

は近似直線である．INL は青線と赤線の差を表している．最初の演算時に非線形性補

正の係数をDCスイープ中に算出し，その係数を用いて動作時の非線形性を補正する． 
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図 4.8 Characteristics of the original ADC output and calculation. 
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4.5 測定結果 

図 4.9 に 65 nm CMOS プロセスで試作を行った提案 ADC のチップ写真とレイアウ

トを記載する．VTC の面積は 6468 m2である．MOM 容量は上位メタルレイヤで構成

されており，図のように下位レイヤで構成した FSOTDCを下に配置することができる．

MOM 容量は面積の増加に繋がるが，ADC として TDC を追加する際に面積オーバーヘ

ッドが発生しない．同プロセスのデジタル入力 IO は 6800 m2であり，提案 ADC の面

積はデジタル IO に対し 95.1 %の割合となるため，アナログ信号をデジタル信号に変換

する ADC IO として使用することが可能となる．実測時の ADC の消費電力は 509 W

である． 

図 4.10 に提案 ADC の測定結果を記載する．入力周波数は 78 kHz，SR は 20 MHz．

BW は 500 kHz で補正前の SNDR は 43 dB，SFDR は 45 dB である．高調波は VTC の

非線形性が原因となって現れている．非線形性補正を行った後，SFDR は 58dB，SNDR

は 50dB に改善され，最終的に ENOB は 8 bit となる． 

次に，提案 ADC の INL について測定するために，ランプ信号を入力した結果を図 

4.11 に記載する．入力帯域は 0.0V から 1.0V までとした．測定結果はサンプリングレ

ート 20 MHz，500 kHz ローパスフィルタからの出力である．最大 INL は-1.41 LSBs と

なった． 
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図 4.9 Micrograph of the proposed ADC chip. 
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図 4.10 Output spectra of IO-sized ADC w/o calibration and w/calibration. 
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図 4.11 Measured static performance. (a) DC transfer, (b) INL. 
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テストチップの性能について，表 4.1 と図 4.12，図 4.13 に記載する．本研究の目的

は面積の削減であるため，FoMを面積で計算した，Area-FoMでの比較も行っている[39]．

図 4.12ではBWの近いADCと提案ADCで面積とSNDRの比較を行っている．[40]-[43]

は従来のADC であり，高い SNDR が得られるものの，オペアンプを複数段用いて

いるため，回路面積が大きくなっている．[44]，[45]は SAR ADC であり，特に[45]は

40 nm プロセスで DAC 部分に提案と同じ MOM 容量で構成しているため，他の SAR 

ADC よりも小面積である．しかし，提案と比較すると面積が大きく，また SNDR も下

回っている事から，提案 ADC の方がより微細化に適した構成であることが確認できる．

また，図 4.13 では Area-FoM で比較を行っている．提案 ADC は Area-FoM の点で従来

ADC に対して 59 改善しており，Area-FoM の点で考えても，提案 ADC は小面積か

つ微細化に適した構成であることが確認できる． 

 

表 4.1 Chip Characteristics. 

Item This work [43] [45] 

Technology (nm) 65 90 40 

Band width (kHz) 500 500 550 

Power (mW) 

VTC 0.228 

2.6 0.0012 TDC 0.281 

Total 0.509 

SFDR (dB) 58 N/A N/A 

SNDR (dB) 50 76 46.8 

ENOB (bits) 8.0 12.3 7.5 

Active area (mm2) 0.0065 0.4 0.012 

Power-FoM (fJ/conv.step)* 1970 504 6 

Area-FoM 

(mm2ps/conv.step)** 
23 78 49 

SFDR (dB) 58 N/A N/A 

SNDR (dB) 50 76 46.8 

ENOBBW

Power
FoMPower

22
*




ENOBBW

Area
FoMArea

22
**



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図 4.12 Comparison of Area v.s. SNDR with other state-of-the-art ADCs. 
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図 4.13 Comparison of Area-FoM with other state-of-the-art ADCs. 
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4.6 非線形性特性による影響 

ADC の分解能は[22]で提案された TDC の性能よりも劣化している．原因は VTC の

非線形性である．この非線形性が現れる原因は VTC に使用している電流源の特性が一

定ではないためである．ドレインソース電流 IDS特性を考慮したタイミング図を図 4.14

に記載する．灰色の線は理想的な特性，つまり電流源が一定値である場合である．し

かし，実際は黒線のように電圧によって電流値が変動するため，VTC core 回路が非線

形性を持ってしまう． 

図 4.15 に SPICE と MATLAB を用いた ADC のシミュレーション結果を記載する．

理想的な電流源を使用した場合と実際の電流源を使用した場合で A/D 変換後のスペク

トラムを比較している．非線形性補正は行っていない．青線の方は非線形性が発生し

ているため，高調波ノイズが発生している．一方，理想的な電流源をしようしている

赤線は高調波ノイズが発生していない．IDS 特性を改善した電流源を実装することで，

提案 ADC は性能向上を図ることが可能となる． 
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図 4.14 Timing diagram of the VTC core circuit with considering the effects of the IDS 

characteristic. 
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図 4.15 Simulation result with the ideal current source. 
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4.7 結言 

本章では 50-dB I/O サイズ 2 次 ADC を提案した．提案構成はオペアンプやスイッ

チドキャパシタのようなアナログ回路を排除した構成となっている提案 ADC はデジ

タルリッチな構成であり，微細化プロセスの恩恵を受けられ，小面積かつ微細化に適

した回路である．同程度の BW の従来 ADC に対して，面積効率である Area-FoM を 59 

改善した．．提案 VTC は特に電流源の IDS特性の影響を受けているため，電流源を改

善することで提案 ADC はより高い分解能を得られる事をシミュレーションにて確認

した．また，微細化が進むと，リング発振器の周波数が向上し，より高速に動作を行

うことが可能となる．提案回路は 2 次で試作を行ったが，この構成では 3 次以上の高

次化を行うことも可能である． 
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第5章 温度変動を考慮した補正アルゴリズ

ムによる高速セットリング ADPLL 

5.1 緒言 

本章では，リング発振器の温度特性を補正し，ADPLL のセットリング時間を削減す

るアルゴリズムについて提案する．提案手法では，リング発振器の最大周波数で正規

化を行った周波数特性を用いて，温度変動に対応した周波数特性のモデル式を作成す

る．電源投入時または周波数変調時に，このモデル式から温度変動を考慮したリング

発振器の制御値を ADPLL に直接与えることで，セットリング時間の短縮が可能とな

る．提案手法では周波数特性モデルを用いたアルゴリズムのみを使用しているため，

全てデジタル化回路のみで構成可能であり，小面積で実装できる．また，試作した

ADPLL は高周波数を想定しているため，タイミング制約の厳しいパスが存在する．提

案 ADPLL はそのパスのタイミング制約を緩和する回路を追加することで，動作の信

頼性を向上させている． 

5.2 節に，ADPLL の基本動作と従来のセットリング時間短縮手法について説明する． 

5.3 節に提案 ADPLL のタイミングエラー回避手法について記載し，5.4 節に提案の

セットリング時間短縮アルゴリズムについて解説する． 

最後に 5.5 節で実測結果を記載し，提案手法の効果について記載する． 

5.2 ADPLL の動作原理と従来デジタル補正手法 

本節では，ADPLL の動作原理と，セットリング時間短縮化のための従来デジタル補

正手法について記述する．図 5.1 に ADPLL の基本構造と従来のセットリング時間短

縮方法のブロック図を記載している．この構成の ADPLL は Fractional–N ADPLL と呼

ばれ，周波数制御値 FCW を入力とし，クロック信号 FREFの逓倍の周波数を DCO から

出力する．また，この ADPLL は[16][17]のような分周器を排除した ADPLL を元に構

成している．DCO からの出力をカウンタと TDC で受ける．カウンタは発振周波数を

デジタル値に，TDC はクロックとの誤差をデジタル値へと変換する．周波数値と位相
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誤差を PFD で目標制御値 FCW との差分を算出し，フィルタを通って DCO へとフィー

ドバックされる．DCO の周波数制御値 OTW（Oscillator Tuning Word）は DCO の特性

により変動するデジタル値である．この動作により，意図した周波数へと DCO を制御

し，周波数精度を高めることが可能となる．また，PVT ばらつきが生じても，フィー

ドバック動作を行うことで，最終的に目的の周波数へと補正される．しかし，間欠動

作での電源投入直後のような短時間では，ばらつきによる影響を吸収しきれない． 

セットリング時間の高速化手法として，DCO を制御するデジタルコードの OTW を

制御する方法やループフィルタのゲインを切り替える事で高速化する方法が提案され

ている．セットアップ時に適切な OTW を推定するために，従来手法では DCO の周波

数特性モデルを利用している．このモデルは初期駆動時にデジタルブロックで取得す

ることで，プロセスバラつきの影響を回避している[17]．もう一つの方法は，周波数の

誤差に対してフィルタのゲインを変動させることで，高速性と安定性を確保している

[9]．しかし，DCO の特性は温度ばらつきでも変動する．上記の手法では温度バラつき

の影響を受けるため，温度変動が起こった際にもセットリング時間を短縮できるとは

限らない 

 

 

図 5.1 Block diagram of proposed ADPLL. 
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5.3 提案 ADPLL のタイミング制約 

この節ではタイミングエラー補正回路とOTW推定ブロックを実装したADPLLの構

成について記載する（図 5.2）．温度補正回路（TCPC）は提案するアルゴリズムを実

装した OTW 推測ブロックである．TCPC とデジタルフィルタ部分についての詳細は次

章 5.4 で解説する．DCO からの出力を受け取る PC（Phase converter）はラッチ回路と

デコーダで構成されており，TDC の代わりに実装されている．PC は発振器の各位相

を利用するため，高い周波数精度を検知することができる．カウンタと PC の時間分

解能はそれぞれ，約 417 ps，3.5 ps である． 

多位相発振回路(MPOSC)は位相精度を向上するために，Phase coupler を利用してい

る[18]．図 5.3 に，MPOSC と 16 bit の電流源で構成された DCO を記載する．電流源

は OTW と VBIASで制御される．差動バッファで構成されたレベルシフタにより位相精

度が向上されている．DCO の出力はカウンタと PC に接続されている．PFD は FCW

と現在の DCO の周波数を比較する．DCO の周波数はカウンタからの 10 bit 整数出力

と PC からの 4 bit 小数出力の合計値から求めている．位相と周波数誤差である PFD 出

力はデジタルループフィルタを通って DCO へとフィードバックされる． 

ループフィルタと PFD は FREFの立ち下がりで動作している．本論文では 15 MHz で

設計している．DCO 前段のレジスタは FREFの立ち上がりで OTW をラッチする．従っ

て，DFF のセットアップホールドエラーを回避することができる．しかし，DFF 間の

最小タイミング制約は FREFの半分のサイクルに減少したが，周波数をデジタル化する

役割を担う回路は発振器からの高速な出力信号を受けるため，よりタイミング制約が

厳しいものとなっている．提案回路では，タイミング制約の厳しいブロックに対して，

誤差補正を行う．次節より，高速動作時に問題となるブロックと提案回路について解

説する． 
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図 5.2 Block diagram of conventional fast-settling ADPLL 

 

 

図 5.3 Block diagram of level shifters and DCO with MPOSC. 
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5.3.1 Frequency Counter and Edge Detector 

DCO 周波数の荒い分解能はカウンタで検知する．DCO の高周波な出力がカウンタ

に直接入力されるため，カウンタのタイミング制約は厳しいものとなっている．タイ

ミングエラーを回避するために，ラッチタイミングを生成するエッジディテクタを使

用する． 

図 5.4 にカウンタとレジスタのブロック図とタイミング図を記載する．カウンタの

出力は高周波数の DCOOUT0に同期している．しかし，DCOOUT0と FREFは非同期の信号

である．そのため，FREFの立ち上がりをラッチタイミングに使用すると，DCO の立ち

上がりと近接した場合にラッチエラーが発生する可能性がある． 

提案 ADPLL ではタイミングエラーを回避するために，エラーの発生しないタイミ

ングをエッジディテクタ回路により検出する．エッジディテクタを追加した構成につ

いて図 5.5 に記載する．FREFの立ち上がり後の DCOOUT0の立ち下がりからラッチタイ

ミング ReFREFを生成する．この ReFREFを使ってラッチすることにより，エラーが発生

するタイミングを回避することができる．従って，ReFREF を利用することでメタステ

ーブルを回避してカウンタ値をラッチすることが可能となる． 

 

 

図 5.4 Architecture and timing diagram of counter and register. 
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図 5.5 Architecture and timing diagram of counter and resigster with the edge detector. 

 

5.3.2 Phase Converter 

図 5.6 と図 5.7 の様に，PC の出力は細かい周波数の制御と位相同期に使用される．

DCOの12位相出力信号はFREFの立ち上がりのタイミングでDFFにラッチされる．DCO

の出力とFREFが非同期であるため，PLOUTはラッチエラーを有している可能性がある．

PLOUTはデコーダにより 4 bit のデジタル値に変換される．Phase の範囲は DCO の位相

数に依存し，本論文では 12 位相であるため，0 から 11 の値をとる．位相の範囲外に

ある場合，デコーダによってラッチタイミングエラーを補正する．ラッチエラーを取

り除くために，TCHECK信号を利用する．この信号は FREFを LSOUTの立ち上がりと ReFREF

でラッチした信号である．つまり，LSOUT の立ち上がりと立ち下がりで FREF をラッチ

しているため，FREFの立ち上がりの位置を特定することが可能である．DCOOUT[0]の位

相が180から 0であれば TCHECKは“Low”を，DCOOUT[0]が 0から 180であれば，TCHECK
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は“High”を出力する．TCHECKによる位相推定により，Phase のエラーを補正する． 

DCO の位相数が 12 であるため，デコーダの出力には 1/12 倍して小数に変換してい

る．この出力は現在の位相を表しており，PCOUTとして出力する．前回と現在の PCOUT

との差分を取ることで周波数を検出することができ，高精度の周波数値を FDOUT とし

て出力する．ループフィルタ同様に，PCOUT は FREF の立ち下がりでラッチすることで

メタステーブルを回避している． 

 

 

図 5.6 Block diagram of the phase converter. 

 

表 5.1 Decoder code from PL to Phase. 

PL[0] PL[1] PL[2] PL[3] PL[4] PL[5] PL[6] PL[7] PL[8] PL[9] PL[10] PL[11] Phase
L H X X X X X X X X X X 0
X L H X X X X X X X X X 1
X X L H X X X X X X X X 2
X X X L H X X X X X X X 3

H X X X X X X X X X X L 11

...
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FREF
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図 5.7 Timing diagram of the latch error canceller and decoder. 

 

5.4 提案 Oscillator Tuning Word 推定アルゴリズム 

リング発振器は温度変動により周波数が変動する．電源オフ期間での温度変動は簡

潔駆動の ADPLL において，セットリングタイムに影響を与える．本節では発振器の

周波数特性をモデル化し，補正を行う OTW 推定アルゴリズムについて記述する． 

5.4.1 Digital Controlled Oscillator の周波数特性 

図 5.8 (a)に DCO の測定結果を示す．横軸 OTW，縦軸周波数で表している．図 5.8 (a)

にあるように，発振器は温度により周波数が変動するため，適切な OTW が変化する．

発振器の発振周期は NMOS と PMOS の電流量に依存する[28]．DCO の出力周波数を

OTW で表すと， 

.
),(

1

)(

12
),(

1

PNDD
DCO













TOTWITIMCV
TOTWF  (5.1) 
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C はインバータの出力容量，M は段数，VDD は電源電圧である．IN と IP は温度によ

り変動する．また，IPは電流源の構成上，OTW にも依存する． 

次に，OTW の最大値で得られる DCO の最大周波数で正規化すると，  

.
),(
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1
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1
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1

),(

),(

1

MAXPN

1

PN

MAXDCO

DCO




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

















TOTWITITOTWITI

TOTWF
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NF

 (5.2) 

正規化周波数 NF は INと IPで表すことができる．ここで，ドレインソース電流 I は

[46]より，(5.3)のように表すことができる．  

).(
2

1)( TIIV
T

ITI CONDFGS
VT

DF 










 (5.3) 

ここで，IDFは温度依存性のない係数である．VGSFはドレイン電流の温度依存性が非

常に小さくなる様なゲートソース電圧の値であり，VGSはその電圧値からのズレであ

る．本設計では電流源のバイアス電圧 VBIASは VGSFにバイアスされている．VTはしき

い値電圧の温度係数である．従って，置換した ICON(T)は温度特性の関数である．(5.3)

より，INと IPを簡略化すると，  

).()()(

).()(

_P

_N

TIOTWITI

TIITI

CONPDF

CONNDF




 (5.4) 

IDF_P は電流源で変動する値であるため OTW を変数として持っている．(5.2)，(5.4)

より，NF を再度求めると，  

 
.

)()()(

)()(

____

___

MAXPDFNDFPDFMAXPDF

PDFMAXPDFNDF

OTWIIOTWIOTWI

OTWIOTWII
NF




  (5.5) 

最終的に，NF は温度の変数を除去できるため，DCO の周波数を最大周波数で正規

化すると，図 5.8 (b)のように正規化後の特性は一致する．(5.5)を簡略化するために，

電流源を PMOS のみで構成している．PMOS，NMOS の両方で電流源を構成した場合，

式(5.5)はより複雑なものとなる．本論文では OTWMAXを 255 としている． 
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図 5.8 (a) Temperature characteristic of DCO frequency, 

(b) normalized frequency with maximum OTW and (c) average mismatch between NF 

and each DCO frequency. 
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5.4.2 OTW 補正式 

DCO の周波数モデル式は NF から近似することができ，(5.6)の用に表すことができ

る． 

dOTWc

bOTWa
OTWOTNFNF




 )(  (5.6) 

ここで，a，b，c，d は特定の変数である．この値はプロセスばらつきで変動するた

め，初期補正時に MCU がモデル化を行うことで対応する．a，b，c，d の計算は初期

段階の一度のみ行う．NF と各温度での DCO の正規化周波数特性との差を図 5.8 (c)に

記載する．OTW が 7 より大きい領域での誤差は±0.2 %以下，周波数誤差で考えると，

±5 MHz である．カウンタと PC は DCO の周波数を測るために使用される．(5.6)の

OTNF（OTW-to-normalized frequency）とは，OTW と正規化周波数との関係式である．

このモデル式を使用することで，推測精度が温度変動の影響を受けない． 

上記の方法で，正規化後の周波数モデルが作成可能である．次に，周波数モデルを

利用した推定アルゴリズムについて説明する．図 5.9 にアルゴリズムの推定動作時の

イメージ図を記載する．適切な OTW（OTWEST）を推定するために，推定アルゴリズム

は前回のロック時の OTW（OTWLOCK）と周波数値（FCOUT）が必要となる．(5.6)より，

前回のロック時の NF（NFLOCK）は(5.7)のようになる．  

dOTWc

bOTWa
NF





LOCK

LOCK
LOCK  (5.7) 

FCOUTは DCO の出力周波数であるため，NFLOCKは FCOUTに比例する．目標の正規化

周波数(NFEST)は FCW に比例している．従って，NFLOCKと NFESTの比は以下のようにな

る．  

FCWFCNFNF :: OUTESTLOCK   (5.8) 

(5.8)より，NFESTは(5.9)のように記載することができる．  

LOCK
OUT

EST NF
FC

FCW
NF   (5.9) 

OTWESTは(5.7)の逆関数である OTNF-1と NFESTから導出することができ，(5.10)のよ

うに記載できる． 

aNFc

bNFd
NFOTNFOTW




 

EST

EST
EST

1
EST )(  (5.10) 

(5.7)，(5.9)，(5.10)より，OTWESTは(5.11)のように求まる．  
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ここで，A，B は簡略化のために置換した定数であり，A=a  OTWLOCK + b，B=c  

OTWLOCK + dである．最終的に，TCPCは式(5.11)を計算することでOTWESTを算出でき，

DCO の制御部に OTWESTを入力することでのセットリング時間を削減可能となる．． 
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図 5.9 TCPC algorithm to estimate an optimum OTW. 
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5.4.3 OTW 補正アルゴリズムの実装 

前節 5.4.2 では適切な OTW を算出する計算式について解説した．この節では提案ア

ルゴリズムのハードウェア実装について記述する．OTW を推定し，セットリング時間

を削減するために ADPLL を制御するデジタルブロックを TCPC と命名している． 

TCPC の動作フローチャートを図 5.10 に記載する．FCW により目標周波数が変更した

場合，TCPCはセットリング時間を短縮化するためにOTWESTを計算する．TCPCはDCO

の周波数特性を元にしたデジタル演算アルゴリズムを用いて推定を行う． 

初期補正時，TCPC は DCO の周波数特性を取得するため，OTW を最低値から最高

値にまでスイープして測定を行う．その後，(5.6)の変数 a，b，c，d を MCU が推定す

る．次に TCPC は OTWESTを式(5.11)から導出する．FCW が変化する毎に，また，電源

復旧時に TCPC は OTWESTを計算する． 

図 5.11 に TCPC とデジタルループフィルタのブロック図を表す．デジタルフィルタ

のゲイン Ka，Kb は位相誤差(PFDOUT)によって変更される．PFDOUTが 3 以上になると

Ka，Kb は 2-1，2-3に，3 以下になった場合，Ka，Kb は 2-3，2-5に切り替わる．TCPC は

FCW，FCOUT，OTW の 3 信号を入力とし，出力は 2 つの制御信号（OTWINIT，INIT）で

ある．OTWINITは TCPC から DCO へ与える制御値であり，フィルタゲインを通過せず

DCO の周波数を直接制御する．INIT は ADPLL の動作を切り替える制御信号である．

つまり，DCO の制御方法を，TCPC からの直接操作か，または，ADPLL のフィードバ

ックかを切り替える．推定ブロックは式(5.11)の演算を行うブロックである．TCPC 制

御部（TCPC controller）はシーケンサーであり，コントロール信号 FLAGOTW，FLAGEST

から，出力信号のタイミングや推定ブロックの動作制御を行う． 

TCPC の動作とタイミングダイアグラムについて，図 5.12 に段階ごとの動作図を記

載する．TCPC が動作を行う FCW が変化した時，制御部により INIT を“High”に切

り替え，ループフィルタが OTWLOCKを保持して出力するようにする（図 5.12 (a)）．こ

の動作は，推定アルゴリズムに必要となる FCOUT を検出するためである．次に，制御

部は OTWESTの演算を行うために，FLAGESTを制御する（図 5.12 (b)）．推定ブロックは

式(5.11)を計算して OTWESTを導出する．導出までには除算回路があるため 2 クロック

必要である．その後，TCPC は FLAGOTWを“High”に切り替え，ループフィルタへ OTWEST
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を出力する． OTWESTを受け取った DCO は出力周波数が目標周波数へとシフトするこ

とで，周波数ロックが完了する（図 5.12 (c)）．TCPC の動作クロック数は FCW の変更

を検知し，周波数ロックが完了するまで 7 クロックである．以上の動作を完了すると，

TCPC は次の FCW 変更時まで動作を行わない． 

 

 

図 5.10 Flowchart of the temperature compensation PLL controller. 

 

 

図 5.11 Block diagram of TCPC, digital loop filter and selector. 
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図 5.12 Operation of the TCPC and the digital loop filter. 



71 
 

 

5.5 実測結果 

提案回路は 65 nm CMOS プロセスを用いて試作を行った．図 5.13 にレイアウトとチ

ップ写真を示す．試作した ADPLL の面積は TCPC 部分を除いて，0.27  0.36 mm2であ

る．TCPC 部分は FPGA で実装し，協調動作させて測定を行った． 

表 5.2 に ADPLL と TCPC の性能について記載した．搬送波は 2.4 GHz で設計してお

り，消費電力は 8.85 mW である．内訳は DCO，カウンタ，ラッチ回路，その他回路が

それぞれ 2.48 mW，3.01 mW，2.53 mW，0.83 mW である．TCPC の面積，消費電力見

積もりは ADPLL と同じ 65 nm プロセスで見積もったところ，0.20  0.10 mm2，813 W

という結果となった．TCPC の面積，電力オーバーヘッドはそれぞれ 20 %，9 %となっ

た．TCPC は ADPLL の起動時と FCW 変更時のみ動作するため，消費エネルギーは減

少している．図 5.14は位相ノイズを測定した結果であり，FREFが 15 MHzである．1 MHz

オフセットで-70 dBc/Hz であった． 

 

MPOSC

Current 
Source

Register

Phase 
Latch

Counter & 
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図 5.13 Chip micrograph and layout of the proposed 65 nm ADPLL. 
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表 5.2 ADPLL performance summary. 

 This work 

Process (nm) 65 

Ref. Freq. (MHz) 15 

Freq. range (GHz) 1.50-2.80 

FCW (bit) 16 

Carrier Freq. (GHz) 2.40 

RMS Jitter (ps) 2.23 

Area (mm2) 
ADPLL 0.097 

TCPC 0.020 

Power (mW) 
ADPLL 

DCO 2.48 

Counter 3.01 

Phase Latch 2.53 

Other circuits 0.83 

Total 8.85 

TCPC 0.81 
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図 5.14 Measurement result of phase noise. 
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図 5.15 に ADPLL のセットリングタイムを測定した結果を示す．FREFは 15MHz に設

定しており，(5.6)の変数 a，b，c，d は試作チップで 1.11，2.613，1.0，31.27 であった．

測定は 5 回行い，TCPC を用いない場合の平均値が青線である．25 C で測定を行い，

FCW は 2.4 GHz から 2.415 GHz に切り替えている．ここで，従来手法は図 5.1 で記載

したギアシフトのみを使用した結果である．図 5.14 のように，TCPC が未使用の場合，

セットリング時間は 7.33 s (110 cycles)であった．セットリングタイムの定義としては

PFDOUTが 0.1 以下に収まる時間までとしている．一方，TCPC を用いた場合である赤

線のロック時間は 3 s (45 cycles)である．図 5.16 は FCW を短時間に周期的に切り替

えた場合の結果であり，FCW が切り替わる度に TCPC が動作し，短縮化している事が

確認できる．灰色の部分は標準偏差を表している．この測定時，周波数は 5 s 毎に切

り替えている． 

次に，セットリング時間と消費エネルギーについて測定を行った．図 5.17 のように，

室温 25 °C で初期補正を行い，温度変動後に電源投入した際の結果を測定した．各温

度での結果を表 5.3 に記載する．セットリング時間は 0 C から 50 C の区間で 47 %以

上削減している．さらに，消費エネルギーは同区間で 42 %以上削減した結果となった． 
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図 5.15 Measurement results of settling time at 25 C w/o TCPC 

 and w/ TCPC. 
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図 5.16 Measurement result of settling time at 25 C  

when the FCW is changed repeatedly. 
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図 5.17 Measurement environment of settling time and energy at 50 C. 
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表 5.3 Settling time and energy comparison. 

 Settling time [s] Enegy [nJ] Reduction[%] 

Temp.[°C] w/ TCPC w/o TCPC w/ TCPC w/o TCPC
Settling 

time 
Enegy 

10 3.13 5.86 30.2 51.9 47 42 
20 3.33 6.60 32.2 58.4 50 45 
25 3.00 7.33 29.0 64.9 59 55 
30 3.33 7.40 32.2 65.5 55 51 
40 3.40 7.87 32.9 69.6 57 53 
50 3.53 7.87 34.1 69.6 55 51 

 

TCPC は OTWESTという適切な OTW を算出するが，その精度によっては瞬時に周波

数ロックが完了するわけではない．誤差があった場合，通常の ADPLL のフィードバ

ック動作により目標周波数へと補正を行う．図 5.18 にセットリングタイムと推定誤差

との関係について実測結果を示す．この測定結果では，OTWESTを直接入力して測定し

て測定している．表 5.3 と図 5.18 より，TCPC の OTWEST推定精度は 5 MHz 未満を実

現している． 

表 5.4 は従来の高速セットリング ADPLL との性能比較を記載している．表より

ADPLL に TCPC を追加した提案手法の面積は，LC 発振器を用いた従来 ADPLL と比

較して小面積で実装可能であり，微細化に適した構成である事が確認できる．他の

ADPLL と比較するために，ジッタとセットリングタイムのトレードオフに着眼を置い

た．先行研究[50]では，セットリングタイムとジッタのトレードオフを考慮した FOM

が提案されている．しかし，セットリングタイムはリファレンス周波数に影響を受け

る．そこで，式(5.12)を用いてセットリングサイクルで比較を行っている． 
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図 5.18 Measurement result of relationship between settling time and estimation error. 

 

表 5.4 Comparison of performance with other ADPLLs. 

 
This 

work 
[11] [47] [48] [49] 

Process (nm) 65 22 28 90 90 

Ref. Freq. (MHz) 15 100 50 60 30 

OSC type Ring  Ring Ring LC LC 

Area (mm2) 0.117 0.017 0.00234 0.34 0.35 

Settling time (us) 3 2.31 1 0.74 0.23 

Settling cycle (cycles) 45 231 50 45 7 

RMS Jitter (ps) 2.2 0.8 3 0.68 1.7 

Power (mW) 9.66 3.4 0.64 9.6 8 

FoM (Eq. (12)) -250.2 -249.4 -258.4 -260.5 -269.5 
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5.6 結言 

本章では，高速セットリング ADPLL 向け，温度変動による影響を補正する OTW 推

定アルゴリズムについて提案した．提案手法では温度を検出するために，温度計とい

った別センサを必要とせず，ADPLL の構成回路と追加のデジタル回路のみで実装可能

であるため，小面積かつ微細化に適した構成である．提案 TCPC の面積オーバーヘッ

ドは 20 %であり，温度変動が発生してもセットリングタイムを 47 %以上削減した．ま

た，動作時間を削減したことにより，全体の消費エネルギーを 42 %以上削減した．提

案 TCPC は DCO の周波数特性と制御値との関係性のみを要求するため，リング発振器

型の DCO で実装した ADPLL に適応することが可能であり，汎用性のある構成である． 
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第6章 結論 
 

本章では本論文の結論を述べる． 

 

第 3 章 リング発振器を用いた TDC の特性解析と線形性改善手法 

本章では，微細化に適した 2 次 FSOTDC の動作原理を分析することにより，性能

劣化の原因と改善手法について論じた．TDC のノイズフロアはリング発振器のジッタ

による影響が大きく， TDC の分解能に影響を与えている事を確認した．FSO の低ジ

ッタ化には大ゲート，多段のインバータが必要であり，SPICE と Matlab シミュレーシ

ョンにより設計を行い，ENOB 10 bitの 2 次 FSOTDC の設計論を論じた．65nm CMOS

プロセスにてチップを試作・比較を行い，設計論の正当性を確認した．上記のシミュ

レーションをもって，ENOB と FoM の間にはトレードオフが発生していることが確認

でき，FSOTDC は使用するアプリケーションにより，どちらを優先するか，を検討し

て設計する必要性がある． 

 

第 4 章 Frequency Shift Oscillator TDC を用いた小面積 ADC 

本章では 50-dB I/O サイズ 2 次 ADC を提案した．提案構成はオペアンプやスイッ

チドキャパシタのようなアナログ回路を排除した構成となっている提案 ADC はデジ

タルリッチな構成であり，微細化プロセスの恩恵を受けられ，小面積かつ微細化に適

した回路である．同程度の BW の従来 ADC に対して，面積効率である Area-FoM を 59 

改善した．．提案 VTC は特に電流源の IDS特性の影響を受けているため，電流源を改

善することで提案 ADC はより高い分解能を得られる事をシミュレーションにて確認

した．また，微細化が進むと，リング発振器の周波数が向上し，より高速に動作を行

うことが可能となる．提案回路は 2 次で試作を行ったが，この構成では 3 次以上の高

次化を行うことも可能である． 

 

第 5 章 温度変動を考慮した補正アルゴリズムによる高速セットリング ADPLL 

本章では，高速セットリング ADPLL 向け，温度変動による影響を補正する OTW 推
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定アルゴリズムについて提案した．提案手法では温度を検出するために，温度計とい

った別センサを必要とせず，ADPLL の構成回路と追加のデジタル回路のみで実装可能

であるため，小面積かつ微細化に適した構成である．提案 TCPC の面積オーバーヘッ

ドは 20 %であり，温度変動が発生してもセットリングタイムを 47 %以上削減した．ま

た，動作時間を削減したことにより，全体の消費エネルギーを 42 %以上削減した．提

案 TCPC は DCO の周波数特性と制御値との関係性のみを要求するため，リング発振器

型の DCO で実装した ADPLL に適応することが可能であり，汎用性のある構成である． 

 

各章それぞれの要素技術において，小面積化を図った．第 3 章においてはリング発

振器を用いた小面積 TDC の設計論を考察した．第 4 章においては，微細化に適した

ADC を提案し，従来回路に対して面積，Area-FoM 共に優れた結果を得た．また，第 5

章では高速セットリング ADPLL について着眼し，提案アルゴリズムを実装すること

で 47 消費エネルギーの削減を 20 の面積オーバーヘッドで実現した． 

以上，本論文では，センサ用回路である TDC，ADC，ADPLL にリング発振器を応

用した手法の問題点を解析した．そして，その問題点を改善するために，TDC の性能

劣化要因の解析，ADC の小面積化，ADPLL の省面積な補正アルゴリズムとそれぞれ

に対しての改善手法について述べた． 
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