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第 6 章: コンバータ 
 
はじめに 
 

コンバータには、基本的に D/A コンバータ（DAC または D/A）と A/D コンバータ（ADC または A/D）の  
2 種類があります。これらの目的はきわめて明快です。DAC の場合、加えられたデジタル・ワードに比例

した割合でリファレンス電圧を分割し、アナログ電圧として出力します。ADC の場合は、リファレンス電

圧を基準に、ADC 入力に加えられたアナログ電圧の割合を表すデジタル値を出力します。 

どちらの場合も、デジタル・ワードはほぼ常にバイナリの重み付け比率を基準とします。デジタル入出力

は、一般に 6 ～ 24 ビットのさまざまなビット幅のワードで構成されます。バイナリの重み付けされたシス

テムでは、各ビットは左側のビットに対して半分の値になり、右側のビットに対して 2 倍の値になります。

デジタル・ワードのビット数が多いほど分解能は向上します。これらのビットは、便宜上、バイトと呼ば

れる 4 ビットのグループにまとめられるのが一般的です。 

デジタル領域とアナログ領域の関係をより詳しく理解するには、サンプリング理論に関するセクションを

参照してください。 

前述したように、主に「ブラックボックス」の観点からコンバータの動作を見ていきましょう。つまり、

コンバータの内部構造よりも、その動作を詳しく見ていくことにします。ただし、多くの場合、内部アー

キテクチャは動作上の利点や制限に関わるため、完全に無視することはできません。コンバータの内部動

作をきわめて詳細に解説している文献は多数あります（参考資料を参照）。 

留意すべきもう 1 つの点は精度と分解能の違いです。コンバータの分解能とは、デジタル・ワードのビッ

ト数のことです。精度とは、仕様を満たすビット数のことです。例えば、ある DAC の分解能が 16 ビット

であっても、14 ビットまでしか単調でないとします。この場合、この DAC で確保される精度は 14 ビット

以下ということになります。また、あるオーディオ用 ADC のデジタル・ワード幅が 16 ビットでも、S/N 
比はわずか 70 dB ということがあります。これは、精度が 12 ビットしかないことを意味します。なにも他

のビットが無意味というわけではありません。追加の処理、通常はフィルタリングによって、精度を改善

できることはよくあります。この 2 つの用語は似ていて、ときには混同して使われることもありますが、

両者の違いを覚えておく必要があります。 

まず、DAC から見ていきましょう。 
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6.1: D/A コンバータ（DAC）のアーキテクチャ 
 
D/A コンバータ（DAC または D/A）の概要 
 

今日一般に DAC と呼ばれるものは、通常、もう少し広い範囲を指します。DAC は、コンバータ自体に加

え、チップに内蔵されている一群のサポート回路を通常含みます。 

最初の DAC は基板上で設計され、スイッチング素子としての真空管を含むディスクリート部品で構成され

ていました。モノリシック DAC が登場したのは 1970 年代の初めです。これら初期のものは、実際には 
DAC のサブブロックでした。その一例として、バイナリの重み付けされた 4 ビットの電流源である AD550 
があります。この電流源ブロックは、抵抗アレイと CMOS スイッチを含む AD850 などの別デバイスとと

もに使用され、それらが一緒になって基本的な DAC を形成します。やがて 2 つのデバイスの機能が同一ダ

イ上に集積化されるようになり、さらにデジタル回路、具体的にはデジタル入力を格納するためのラッチ

が追加されました。さらに、多くはラッチがもう 1 段追加されました。2 段目のラッチの目的は、マイク

ロプロセッサまたはマイクロコントローラがシステム内の多数の DAC に書込みを行い、すべてを同時に更

新できるようにすることです。ラッチの入力段はシフト・レジスタにもなり、その場合はシリアル・イン

ターフェースが可能になります。 
 

 
図 6.1: 基本的な DAC 
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バック・エンドでは DAC の出力が電流であることが多いため、電流／電圧（I/V）変換を実行するために

しばしばオペアンプが追加されます。フロント・エンドには、多くの場合、電圧リファレンスが追加され

ます。 

ただ、プロセス上の制限から、これらすべてのサブブロックを一度に集積化することはできませんでした。

当初、さまざまなサブブロックの製造プロセスには互換性がありませんでした。最良のスイッチの製造プ

ロセスも、アンプやリファレンスには最適と言えないことが多かったのです。しかし、プロセスの進化に

つれ、このような制約は少なくなりました。今日では、納得のいくアンプを CMOS で製造可能で、バイポ

ーラと CMOS を組み合わせたプロセスも存在します。 

この追加回路をすべて 1 つのパッケージに収めることには、利点がいくつかあります。まず、チップ数を

減らせるという明白な利点です。これにより、回路のサイズが小さくなり、信頼性が向上します。もっと

重要なのは、回路設計者がシステム内の複数のデバイスの精度を気にする必要がなくなったことかもしれ

ません。システムはいまや 1 個のデバイスであり、メーカーはこれを単体としてテストしています。 

次に、DAC のさまざまなアーキテクチャを見ていきます。ここで言う DAC は、システム全体ではなく基

本的なコンバータを指します。 
 
ケルビン・デバイダ（ストリング型 DAC） 
 

最も単純な構造は、図 6.2 に示すようなケルビン・デバイダ、つまりストリング型 DAC です。この DAC 
の N ビット版は、値の等しい 2N 個の抵抗を直列接続し、2N 個のスイッチ（通常は CMOS）をこのチェー

ンの各ノードと出力の間に 1 個ずつ入れた単純な構成です。出力は、スイッチのうちの 1 個だけを閉じる

ことによって該当するタップから取り出されます（N ビット・データから 2N 個のスイッチのうちの 1 個を

デコードするデジタル処理が若干複雑になります）。 

このアーキテクチャは電圧を出力する単純なもので、本質的に単調です。したがって、抵抗が誤って短絡

するようなことがあっても、出力 n が出力 n + 1 を超えることはありません。すべての抵抗が等しければ 
DAC は線形になりますが、非線形 DAC が必要な場合は意図的に非線形にすることができます。出力は電

圧ですが、出力インピーダンスが比較的大きいという欠点があります。また、この出力インピーダンスは

コードに依存します（インピーダンスがデジタル入力の変化に応じて変化します）。大抵は、DAC の出力

にオペアンプを接続してこの出力インピーダンスをバッファし、次段の回路へは低インピーダンス・ソー

スとするのが有益です。 

遷移中は 2 個のスイッチしか動作しないため、低グリッチのアーキテクチャと言えます（グリッチの概念

については、次のセクションで説明します）。また、スイッチング・グリッチはコードに依存しないため、

低歪みアプリケーションに最適です。グリッチはコード遷移に関係なく一定なので、グリッチの周波数成

分は DAC の更新レートとその高調波になり、DAC 出力信号周波数の高調波にはなりません。ケルビン 
DAC の主な欠点は、高分解能を得るのに多数の抵抗とスイッチが必要になることです。2N 個の抵抗が必要

なため、10 ビットの DAC では 1024 個のスイッチと抵抗が必要となるので、近年になって中低分解能（通

常は 最大 10 ビット）の DAC 用に適した超小型フィーチャ・サイズの IC が登場するまでは、単純な DAC 
アーキテクチャとして使用されることはあまりありませんでした。 

  



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.1: D/A コンバータ（DAC）のアーキテクチャ 

6.5 
 

 
 

 
図 6.2: 最も単純な電圧出力サーモメーター DAC: ケルビン・デバイダ 

 

サンプリング理論のセクションで述べたように、オール 1 のコードの DAC 出力はリファレンスより 1 LSB 
小さくなります。したがって、汎用 DAC として使用するケルビン・デバイダ DAC では、リファレンス端

子と最初のスイッチの間に 1 個の抵抗を置きます（図 6.2 参照）。 
 
セグメント・ストリング型 DAC 
 

ケルビン・デバイダから派生したものに、セグメント・ストリング型 DAC があります。ここでは、セグメ

ント化することで必要な抵抗の数を減らしています。セグメント化された 2 種類の電圧出力 DAC を図 6.3 
に示します。図 6.3A のアーキテクチャはケルビン・バーレイ分圧器と呼ばれることがあります。第 1 段と

第 2 段との間にバッファが存在し、2 段目のストリング型 DAC は 1 段目の負荷とはならないので、第 2 ス
トリング中の抵抗が第 1 ストリング中の抵抗と同じ値である必要はありません。ただし、それぞれのスト

リングの抵抗はすべて等しくなければならず、異なると DAC は線形になりません。ここに示した例では  
1 段目と 2 段目で 3 ビットとなっていますが、汎用性を持たせるために、1（MSB）段目の分解能を M ビッ

トとし、2（LSB）段目を K ビットとして、合計分解能を N = M + K ビットとしましょう。MSB の DAC に
は 2M 個の等しい抵抗からなるストリングがあり、LSB の DAC には 2K 個の等しい抵抗からなるストリン

グがあります。例えば、2 つの 5 ビット・セクションを持つ 10 ビットのストリング型 DAC を作成した場

合、各セグメントの抵抗は、標準的なケルビン・デバイダに必要な 1024 個ではなく、25 個、つまり 32 個
で、合計 64 個となります。これは明らかな利点です。 

  

3-TO-8
DECODER

3-BIT
DIGITAL
INPUT

ANALOG
OUTPUT

VREF

CIRCA 1920

SWITCHES WERE
RELAYS OR VACUUM TUBES

8

TO
SWITCHES

R

R

R

R

R

R

R

R



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.1: D/A コンバータ（DAC）のアーキテクチャ 

6.6 
 

 
 

 
図 6.3: セグメント・ストリング型 DAC 

 

バッファ・アンプは当然ながらオフセットを持つことがあり、バッファ付きのセグメント・ストリング型 
DAC では非単調性が生じる可能性があります。 

バッファ付きケルビン・バーレイ分圧器（図 6.3A）の単純な構成では、バッファ A は常にバッファ B より

「下」（低電位）になるため、LSB のストリング DAC に追加のタップ A は不要です。データのデコード

対象は、2 個のプライオリティ・エンコーダだけになります。 

しかし、MSB ストリング型 DAC のデコードを複雑にして、バッファ A を MSB のストリング型 DAC のタ

ップ A に、バッファ B をタップ B にのみ接続できれば、バッファのオフセットにより非単調性が生じる可

能性はなくなります。もちろん、一方のバッファが他方を「飛び越す」（蛙飛び）際に（LSB 側のストリ

ング型 DAC のタップ A とタップ B が接続されない間に）LSB のストリング型 DAC のデコード方向を変え

る必要はありますが、ロジックがわずかに複雑になるだけで性能が改善します。 

第 2 ストリングの抵抗を使う代わりに、図 6.3B に示すようにバイナリ R-2R 型 DAC を使えば、3 LSB を生

成することができます。この電圧出力 DAC（図 6.3B）は、3 ビットのストリング型 DAC と、その後段に

配置された 3 ビットのバッファ付き電圧モードのラダー・ネットワークで構成されます。この場合も、

DAC に必要な抵抗の数を削減できます。 

セグメント・ストリング型 DAC のバッファなしタイプを図 6.4 に示します。このタイプは概念的により優

れています。ここでは、2 つのストリングの抵抗は等しくなければなりません。ただし、MSB ストリング

の一番上の抵抗を他より小さくし（他の値の 1/2K）、LSB ストリングの抵抗を 2K 個ではなく（2K - 1）個

にする必要があります。バッファがないため、LSB ストリングは MSB ストリング内の抵抗（切り替えら

れて負荷となる）と並列に接続されます。このため、MSB の抵抗両端の電圧が LSB DAC の 1 LSB 分低下

しますが、この電圧降下がまさに必要とされるものです。この DAC はバッファされていないため、出力イ

ンピーダンスはデジタル・コードの変化に伴い変動します。 
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また、この回路はバッファされていないので、本質的に単調です（そしてもちろん、高精度アンプではな

く抵抗器やスイッチを構成する CMOS プロセスで製造できるので、安価にできます）。 
 

 
図 6.4: 特許取得済みのアーキテクチャを用いた 
バッファなしセグメント・ストリング型 DAC 

 

この優れた概念をもっとよく理解するために、2 つの 3 ビットのストリング型 DAC で構成される 6 ビット

のセグメント型 DAC について、各タップの実際の電圧を計算したものを図 6.4 に示します。第 2 のストリ

ング型 DAC を最初の ストリング型 DAC の抵抗間に接続した場合について、簡単な解析を行い、その数値

を確認してみてください。バッファなしのセグメント・ストリング型 DAC の詳細な数学的解析は、1997 
年にアナログ・デバイセズの Dennis Dempsey と Christopher Gorman が提出した関連特許に掲載されていま

す（参考資料 14）。 
 
デジタル・ポテンショメータ 
 

ストリング型 DAC にはデジタル・ポテンショメータという派生デバイスもあります。簡単なデジタル・ポ

テンショメータを図 6.5 に示します。 

大きな違いは、ポテンショメータの下側のアーム（端子 B）がグラウンドに接続されておらず、フロート

状態になっていることです。通常、ケルビン DAC の抵抗の絶対値は重要ではありません。これは利用可能

な材料によって制限されます。もちろん、絶対値は互いに同じでなければなりません。デジタル・ポテン

ショメータでは、両端抵抗値が指定されます。両端抵抗値の精度は、機械的なポテンショメータのオーダ

ーです。 
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デジタル・ポテンショメータは、通常、10 kΩ ～ 1 MΩ の両端抵抗値で使用できます。CMOS スイッチのオ

ン抵抗は抵抗セグメントのオーダーになるため、両端抵抗値を小さくすることは困難です。そのため、ポ

テンショメータの直線性にはローエンドで劣化します。 
 

 
図 6.5: ケルビン DAC は若干の変更で「デジタル・ポテンショメータ」になる 

 

デジタル・ポテンショメータの利点は多数あります。最も低分解能のデジタル・ポテンショメータでさえ、

機械式ポテンショメータよりも安定性に優れています。また、ワイパー接点の機械的振動や酸化の影響を

受けません。当然ながら、調整に人の手は不要です。 

ほとんどのデジタル・ポテンショメータでは、内蔵されている CMOS スイッチにより、入力ピンの電圧が

電源電圧（通常は 3 V または 5 V）を超えることはありません。ただし、±15 V 動作用に設計されているモ

デルもあります。 

多くのデジタル・ポテンショメータの設計のもう 1 つの特長は、電源投入時に（内部タイマーでオンにし

たり、外部ピンで制御することもある）ワイパーが端子の 1 つに短絡されることです。書込みが生じるま

で電源投入時の出力は不定なので、これは便利な機能です。マイクロコントローラは、自身を初期化して

から残りのシステムを初期化するまでに（比較的）時間がかかるので、デジタル・ポテンショメータを既

知の状態にしておくことは有用と言えます。デジタル・ポテンショメータの中には、電源を切っても設定

が保持されるように、不揮発性ロジックを内蔵しているものがあります。 

また、ワン・タイム・プログラマブル（OTP）バージョンも市販されています。この場合は、設定が決ま

ると、デジタル・コードがポテンショメータにロックされます。ここにはヒューズ可能リンクの技術が使

用されています。この種の派生デバイスとして、ツー・タイム・プログラマブル（TTP）デジタル・ポテ

ンショメータがあります。 
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この場合は、不揮発性の設定を一度変更することができます。TTP デジタル・ポテンショメータのブロッ

ク図を図 6.6 に示します。 
 

 
図 6.6: ツー・タイム・プログラマブル（TTP）デジタル・ 

ポテンショメータのブロック図 
 
サーモメーター（フル・デコード）DAC 
 

ストリング型 DAC に類似した電流出力 DAC アーキテクチャが存在し、出力端子に接続された 2N - 1 個の

切り替え可能な電流源（抵抗と電圧リファレンスの場合とアクティブな電流源の場合がある）で構成され

ています。この出力はグラウンドに接続するか、あるいは近接していなければなりません。リファレンス

電圧に抵抗を接続して電流を生成するサーモメーター DAC を図 6.7 に示します。 

図 6.8 に示すようにアクティブな電流源を使用すると、出力はコンプライアンスが向上し（性能を確保で

きる出力ピンの許容電圧が高くなり）、出力電圧を取り出すのに通常は抵抗負荷が使用されます。負荷抵

抗は、出力電流が最大のとき出力端子の電圧が定格コンプライアンス電圧内に収まるように選択する必要

があります。 

デジタル・コードの増加によってサーモメーター DAC の電流が回路に切り替わると、コードがそれ以上増

加しても再度切り替わることはありません。したがって、電流の精度が低くても、それとは無関係にその 
DAC は単調性を持ちます。このアーキテクチャも、ケルビン・デバイダと同様、高密度 IC プロセスが登

場して初めて汎用の中分解能 DAC に実際に使用できるようになりました。ただし、高速アプリケーション

では、次の図に示すやや複雑なバージョンがごく一般的に使用されています。ケルビン・デバイダとは異

なり、このタイプの電流モード DAC に固有の名前はありませんが、どちらのタイプもフル・デコード 
DAC またはサーモメーター DAC と呼ばれることがあります。 
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図 6.7: 最も単純な電流出力サーモメーター（フル・デコード）DAC 
 

2 本の出力ライン間で電流が切り替わる DAC（片方のラインを接地することが多いものの、反転出力とし

て使用するほうが一般的です）は、高速アプリケーションにより適しています。これは、2 つの出力間で

電流を切り替えてもあまり悪影響を及ぼさないので、単に電流をオン／オフするよりもグリッチがはるか

に小さくなるからです。このアーキテクチャを図 6.9 に示します。 
 

 
図 6.8: 基本的な電流出力サーモメーター DAC を電流源が改善 
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図 6.9: 相補電流出力付き高速サーモメーター DAC 

 

しかし、この DAC のセトリング時間は初期コードと最終コードによって変化するため、符号間干渉（ISI）
が生じます。この問題は、出力電流がゼロに戻ってから次の値まで増えるような、さらに複雑なスイッチ

ングで対処することができます。なお、出力の電流がゼロに戻っても「オフ」にはならないことに注意し

てください。電流はオン／オフを切り替えられるのではなく、使用されていないときはグラウンドに流さ

れます。これに関連する技術は複雑すぎてここで詳述することはできませんが、参考資料で参照できます。 

この DAC の標準（線形の）バージョンでは、すべての電流は公称で等しくなります。高速に再構成する場

合は、昇順コードを使って電流の切替え順を動的に変更することで、直線性も改善できます。つまり、コ

ード 001 は常に電流 A をオンにするとか、コード 010 は常に電流 A と B をオンにするとか、コード 011 は
常に電流 A、B、C をオンにするとか、する代わりに、新しいデータ・ポイントが加わるたびに、昇順コー

ドに応じてオンする順序が変わるようにします。これは、デコーダにロジックを少し追加するだけで簡単

に実行できます。最も簡単に実行するには、順番が進むように、ABCDEFG、BCDEFGA、CDEFGAB のよ

うにクロック・サイクルごとにインクリメントするカウンタを使用します。ただし、このアルゴリズムで

は DAC 出力にスプリアス・トーンが発生する可能性があります。もっと良い方法は、各クロック・サイク

ルに疑似ランダムの順序を新たに設定することです。この場合はロジックがもう少し増えますが、複雑な

ロジックでも CMOS プロセスで非常に安価かつ容易に実装できます。他には、データ自身がビットを選択

するようにして、電流のミスマッチを成形ノイズに変えるいっそう複雑な方法もあります。しかし、この

方法もこの種の本で取り上げるには複雑すぎます。（詳細な説明については参考資料を参照してくださ

い）。 
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バイナリの重み付けされた電流源 
 

図 6.10 に示す電圧モードのバイナリの重み付けされた抵抗型 DAC は、一般に教科書に登場する最も単純

な DAC の例です。しかし、この DAC は本質的に単調ではなく、部品（抵抗）の値のばらつきが大きいた

め、高分解能の DAC をうまく製造することは実際非常に困難です。また、電圧モードのバイナリ DAC の
出力インピーダンスは入力コードによって変化します。 
 

 
図 6.10: 電圧モードのバイナリ重み付け抵抗型 DAC 

 

電流モードのバイナリに重み付けされた DAC を図 6.11A（抵抗を使用）および図 6.11B（電流源を使用）

に示します。このタイプの N ビット DAC は、1:2:4:8:....:2N–1 の比率で重み付けされた N 個の電流源（単に

抵抗と電圧リファレンスのみでも可能）で構成されます。LSB は 2N–1 の電流を切り替え、MSB は 1 の電流

を切り替える、というように切り替えが行われます。理論は単純ですが、電流または抵抗の比が 8 ビット 
DAC でも 128:1 となり、特に温度係数のマッチングをとる必要があるため、経済的なサイズの IC を製造す

るという実用上の問題は大きくなります。このアーキテクチャが集積回路の DAC でそのまま使用されるこ

とはほとんどありませんが、もっと複雑な構成では、3 ビット版や 4 ビット版が部品として使用されてい

ます。例えば、本セクションの冒頭で述べた AD550 はバイナリに重み付けされた DAC の一例です。 

MSB 電流の値が少しでも下がると、他のすべてのビット電流の合計値を下回るため、DAC は単調増加で

なくなります（ほとんどの種類の DAC の微分非直線性は、大きなビット遷移が発生すると最悪となりま

す）。 

しかし近年、バイナリの重み付けがされた別の DAC 構成の利用が拡大しています。これは、図 6.12 に示

すように、バイナリの重み付けされたコンデンサを使用するものです。コンデンサを使用する DAC の問題

点は、リークによって、設定から数ミリ秒で精度が低下することです。このため、容量性 DAC は汎用 
DAC アプリケーションには適していませんが、逐次比較型 ADC では問題になりません。 
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リークが大きな影響を及ぼす前に変換が数 µs 以内で完了するためです。 
 

 
図 6.11: バイナリの重み付けされた電流モード DAC 

 

 
図 6.12: 逐次比較型 ADC 内のバイナリの重み付けされた容量性 DAC 

 

容量性電荷再配分型 DAC を使用すると、DAC 自体がサンプル&ホールド回路（SHA）として動作すると

いう別の利点もあります。 
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したがって、これらの ADC では外部 SHA が不要になるばかりでなく、内蔵 SHA のために個別のチップ領

域を割り当てる必要もありません。 
 
R-2R ラダー 
 

最も一般的な DAC のビルディング・ブロック構造の 1 つが、図 6.13 に示す R-2R 抵抗ラダー・ネットワー

クです。値が 2 種類のみで、その比が 2:1 の抵抗を使用します。N ビット DAC には 2N 個の抵抗が必要で

すが、トリミングはきわめて容易です。トリミングする抵抗も比較的少数です。 
 

 
図 6.13: 4 ビットの R-2R ラダー・ネットワーク 

 

この構成は、大きな DAC ファミリーのベースとなります。AD7524 のブロック図を図 6.14 に示します。こ

れは、基本の電流出力 CMOS DAC の代表的製品です。この図から DAC の構成がわかります。 
 

 
図 6.14: AD7524 CMOS DAC のブロック図 
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入力インピーダンス（基本的に抵抗値）は、厳密に規定されないパラメータです。規定範囲は 4:1 です

（最小 5 kΩ、最大 20 kΩ、ただし通常はこれより範囲が狭い）。これは目的の抵抗の相対精度であって絶

対精度ではありません。ほとんどのアプリケーションでは、絶対値は重要ではありません。ただし、この

値が重要なアプリケーションもあります。このような場合は、テスト時にデバイスを選択する必要があり

ます。 

RFEEDBACK ピンに追加されている抵抗に注意してください。これは I/V オペアンプの帰還抵抗とするために

追加されたものです。この抵抗は残りの抵抗と一緒にトリミングされるため、これらに追従します。また、

残りの抵抗と同じ材料で作られるため温度係数が等しく、さらに同一基板上にあるため温度が等しいので、

全温度範囲にわたってそれらの抵抗に追従します。 

最新の CMOS DAC の例として、AD7394 を図 6.15 に示します。ここには明らかにいくつかの傾向が見られ

ます。まず、出力が電流ではなく電圧です。プロセス技術の進歩により、妥当な品質の CMOS オペアンプ

が製造できるようになりました。ラッチが 2 段になっていることにも注目してください。これらのラッチ

の目的は、マイクロコントローラがシステム内のすべての DAC に書込みをし、そのすべてを同時に更新で

きるようにすることです。これについては後のセクションでより詳しく説明します。さらに、パワーオ

ン・リセット回路にも注目してください。CMOS DAC のウェイクアップ状態は不定であり、再現性がない

ため、多くの最新 DAC には、目的とするアプリケーションがユニポーラかバイポーラかに応じて、出力を

最小スケールの半分にするかどうかを強制設定する回路が組み込まれています。最も明確な違いと思われ

るのは、複数個の DAC を搭載したパッケージであることです。デバイス構成の小型化により、今日使用さ

れている小型のパッケージにさえ、より多くの回路を組み込むことが可能になりました。 
 

 
図 6.15: AD7394 クワッド CMOS DAC のブロック図 
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前出の例は CMOS デバイスでした。つまり、スイッチが CMOS スイッチで実装されていました。このスイ

ッチは、バイポーラ・トランジスタ（BJT）で実装することもできます。その一例が代表的な DAC-08 です。

このブロック図を図 6.16 に示します。BJT の実装の大きな違いの 1 つは、スイッチにより電流が一方向に

流れることで、これに対して CMOS スイッチでは電流が双方向に流れます。このため、BJT DAC の動作は 
2 象限に制限されますが、CMOS DAC では 4 象限動作が可能です。大抵は電源も異なります。 
 

 
図 6.16: DAC-08 のブロック図 

 

R-2R ラダー・ネットワークを DAC として使うには、いわゆる電圧モードと電流モードの 2 つの方法があ

ります（これらは「通常」モードと「反転」モードと呼ばれることもありますが、電圧モードと電流モー

ドのどちらがラダー・ネットワークの「通常」モードであるかに関するコンセンサスがないため、これら

の名称は誤解を招く可能性があります。もっともほとんどの場合、電流モードが「通常」モードと見なさ

れます）。それぞれのモードには長所と短所があります。 

図 6.17 に示す電流モード R-2R ラダー型 DAC では、VREF 端子の直列抵抗で DAC のゲインを調整すること

ができます。電流モードでは、ラダーの終端（インピーダンスがコードに依存しない）を VREF 端子として

使用し、アームの終端をグラウンドと、グラウンド電位に保持しなければならない出力ラインとの間で切

り替えられるからです。電流モードのラダー・ネットワーク出力は、通常、オペアンプの反転入力（仮想

グラウンド）に接続されますが、デジタル・コードによって DAC の出力インピーダンスが変動すると、こ

のオペアンプを安定化させるのは困難になります。 
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図 6.17: 電流モード の R-2R ラダー型 DAC 

 

電流モード動作では、スイッチが出力ラインに直接接続されるため、電圧モードよりもスイッチング・グ

リッチが大きくなります。しかし、電流モードでのラダー・ネットワークのスイッチは常にグラウンド電

位になっているため、設計要求はあまり厳しくなく、特に電圧定格はリファレンス電圧定格に影響しませ

ん。両方向に電流を流すことができるスイッチ（CMOS デバイスなど）を使用する場合、リファレンス電

圧の極性はどちらでもよく、交流でもかまいません。このような構成は乗算型 DAC（MDAC）として使用

される最も一般的なタイプの 1 つで、このセクションの後半で説明します。  

スイッチは常にグラウンド電位にあるか、それに非常に近いため、スイッチが、このタイプの DAC で行う

メークビフォアブレーク型であれば、最大リファレンス電圧がロジック電圧を大幅に超える可能性があり

ます。CMOS MDAC が 5 V 単電源で動作しているときは、±30 V リファレンスを（あるいは 60 V ピーク to
ピークの AC リファレンスでさえ）許容することがわかっています。 

図 6.18 に示す電圧モードの R-2R ラダー型 DAC では、ラダーの「ラング」つまりアームは VREF とグラウ

ンド間で切り替えられ、出力がラダーの端から得られます。出力は電圧と考えられますが、出力インピー

ダンスはコードに依存しないため、同様に、仮想グラウンドに流れるのは電流であると考えることも可能

です。 

電圧出力は、一定の出力インピーダンスと同様、このモードの利点です。これによって、出力ノードに接

続されるアンプを容易に安定させることができます。また、スイッチはラダーのアームを低インピーダン

スの VREF 接続とグラウンド（これももちろん低インピーダンス）間で切り替えるので、容量性のグリッチ

電流が負荷に流れにくくなります。一方、スイッチは広い電圧範囲（VREF からグラウンドまで）で動作す

る必要がありますが、設計と製造の観点では困難なうえ、リファレンス入力のインピーダンスはコードに

応じて大きく変化するため、リファレンス入力を非常に低いインピーダンスで駆動する必要があります。

さらに、DAC のゲインは、VREF 端子と直列に接続した抵抗では調整することができません。  
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図 6.18: 電圧モードの R-2R ラダー・ネットワーク型 DAC 

 

電圧モードの最も重要な利点は、単電源動作が可能なことでしょう。その理由は、電流モードのコンバー

タでは、I/V コンバータとして一般に使われるオペアンプは反転構成なので、グラウンド基準であるとすれ

ば、正の入力に対して負の出力が必要になるからです。もちろん、すべてをレールスプリッタ・グラウン

ドにバイアスすることはできますが、システムに他の問題が生じます。 
 
乗算型 DAC（MDAC） 
 

ほとんどの場合、DAC のリファレンスは非常に安定した DC 電圧です。しかし場合によっては、可変リフ

ァレンスを使ったほうが便利なことがあります。CMOS スイッチを用いた R-2R ラダー構成では、入力で

バイポーラ（正と負の）信号を容易に扱うことができます。バイポーラ信号を入力できれば、2 象限およ

び 4 象限の乗算型 DAC を構成可能です。8 ビット DAC における 2 象限 MDAC の回路図を図 6.19 に、その

動作概要を表 I に示し、4 象限 MDAC の回路図を図 6.20 に、その動作概要を表 II に示します。 

バイポーラ・トランジスタをスイッチとして使用する上述の DAC-08 などの DAC では、リファレンスにバ

イポーラ信号を与えることはできません。したがって、2 象限の MDAC しか実装できません。また、リフ

ァレンス電圧を 0 V まで下げ切ることはできません。最大許容範囲は、通常、許容リファレンス電圧範囲

の 10 % ～ 100 % です。 

MDAC の主なアプリケーションの 1 つは可変ゲイン・アンプで、ゲインは MDAC に入力されるデジタル・

ワードによって制御されます。 
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Adapted from: B. D. Smith, "Coding by Feedback Methods," Proceedings of the 
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図 6.19: 2 象限の乗算型 DAC 

 
 

 
図 6.20: 4 象限の乗算型 DAC 
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MDAC の周波数応答は、オフ状態におけるスイッチ間の寄生容量によって制限されます。周波数が上がる

につれて、コンデンサのインピーダンスが低下し、実質的にスイッチをバイパスします。これにより、高

い周波数でのオフ・アイソレーションが低減します。一般に、MDAC の周波数応答は 1 MHz のオーダーで

す。 
 
セグメント型 DAC 
 

これまでは基本的な DAC アーキテクチャを主に見てきました。特定の性能を持つ DAC を設計する必要が

ある場合、1 つのアーキテクチャだけでは理想的と言えないことがあります。このような場合、必要な性

能を得るために 2 個以上の DAC を組み合わせて 1 個の高分解能 DAC とすることができます。これらの 
DAC は同じタイプでも異なるタイプでもよく、分解能が同じである必要はありません。例えば、セグメン

ト・ストリング型 DAC は、2 個のケルビン DAC をカスケード接続したセグメント型 DAC です。 

通常、片方の DAC が MSB を、もう一方の DAC が LSB を処理し、それらの出力を何らかの方法で合わせ

ます。このプロセスを「セグメンテーション」と言い、これをより複雑に構成したものを「セグメント型 
DAC」と呼びます。セグメント型 DAC にはさまざまな種類がありますが、そのごく一部を以下のいくつ

かの図に示します。ある DAC がセグメント型かどうかは、データシートを見てもわからないことがありま

す。  
 

 
図 6.21: セグメント型電流出力 DAC: 
（A）抵抗ベース、（B）電流源ベース 

 

ビデオや通信などの高周波再構成アプリケーション向けの超高速 DAC は、多くはフル・デコードされた電

流源を並べて構成されます。 
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2 LSB や 3 LSB であれば、バイナリに重み付けされた電流源を使用できます。このような DAC は高周波で

歪みの小さいことがきわめて重要で、設計上考慮すべき重要な課題がいくつかあります。 

セグメント型電流出力 DAC の 2 つの構成例を図 6.21 に示します。図 6.21A は、抵抗ベースの 7 ビット DAC 
の構成方法で、3 MSB がフル・デコードされ、4 LSB は R-2R ネットワークから得られます。図 6.21B は、

電流源を使用した同様の実装方法を示しています。今日の高速再構成 DAC としては、電流源ベースの実装

が最も一般的です。 

フル・デコードした複数のサーモメーター・セクションを使用して DAC 全体を構成するほうが望ましいこ

ともよくあります。フル・デコードした 2 個の 3 ビット DAC で構成された 6 ビット DAC を図 6.22 に示し

ます。前述したように、これらの電流スイッチは、出力グリッチを最小にするために、並列ラッチから同

時に駆動しなければなりません。 
 

 
図 6.22: 6 ビット電流出力セグメント型 DAC 

（2 個の 3 ビット・サーモメーター DAC を使用） 
 

14 ビット、160-MSPS（入力）／400-MSPS（出力）TxDAC™ である AD9775 は、3 つのセグメンテーショ

ン・セクションを使用しています（図 6.23 参照）。AD977x ファミリーと AD985x ファミリーの他の製品

も、これと同じ基本コアを使用しています。 

最初の 5 ビット（MSB）はフル・デコードされ、等しく重み付けされた 31 個の電流スイッチを駆動し、そ

れぞれが 512 LSB の電流を供給します。次の 4 ビットは、15 個の電流スイッチを駆動する 15 本のライン

にデコードされ、それぞれが 32 LSB の電流を供給します。5 LSB はラッチされ、出力レベルごとに 1 LSB 
を供給する、バイナリの重み付けされた従来の DAC を駆動します。この超低グリッチのアーキテクチャを

実装するには、合計 51 個の電流スイッチとラッチが必要です。 
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図 6.23: AD9775 TxDAC 14 ビット CMOS DAC のコア 

 

すべてのデータの準備を整え、DAC のすべてのスイッチに同時に与えられるようにするには、新しいデー

タを DAC に与える前にデコードを実行する必要があります。これを実行するには、一般に、フル・デコー

ドされるアレイ内の各スイッチに個別の並列ラッチを使用します。全スイッチの状態が瞬時かつ同時に変

化すれば、スキュー・グリッチは発生しません。チップ周囲の伝搬遅延およびスイッチ抵抗と浮遊容量の

時定数を慎重に設計することにより、更新の同期が適切に行われるため、グリッチ関連の歪みは非常に小

さくなります。 
 
シグマ・デルタ DAC 
 

シグマ・デルタ DAC については、「シグマ・デルタ」のセクションで詳しく説明します。 
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I/V コンバータ 
 

最新の IC DAC は電圧出力または電流出力を提供します。3 つの基本的な構成を図 6.24 に示します。これ

らはすべて、出力電圧のバッファにオペアンプを使用しています。 
 

 
図 6.24: オペアンプによる DAC 出力のバッファリング 

 

電圧出力 DAC のバッファリングを図 6.24A に示します。多くの場合、追加バッファリングなしで DAC 出
力を直接使用することができます。追加のオペアンプが必要な場合は、通常は非反転モードで構成し、ゲ

インは R1 と R2 により決定します。 

電流出力型の DAC を扱う方法は基本的に 2 つあります。 

出力電流を電圧に変換する直接的な方法を図 6.24C に示します。この回路を一般に電流／電圧コンバータ

（I/V）と言います。この回路では、DAC 出力がオペアンプの反転入力を駆動し、出力電圧が帰還抵抗 R2 
の両端に発生します。この方法では、DAC 出力は常に仮想グラウンドで動作します（図 6.24B の場合より

も直線性が改善することがあります）。 

図 6.24B では、単に外部負荷抵抗 RL の両端に電圧が発生します。これには通常、高速オペアンプが使用さ

れます。必要に応じて外部オペアンプを使って、この電圧をバッファや増幅することができます。出力電

流の高速エッジがアンプのスルー・レートを超えて歪みを生じる可能性があるため、出力電流はオペアン

プに直接ダンプせずに抵抗にダンプします。多くの DAC は 20 mA 以上のフルスケール電流を供給するの

で、値がかなり小さい負荷抵抗の両端に十分な電圧を生じさせることができます。 
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例えば、高速セトリングのビデオ DAC は、通常約 30 mA のフルスケール電流を供給するので、ソースと

負荷終端した 75 Ω 同軸ケーブルの間（DAC 出力には 37.5 Ω の DC 負荷として現れる）に 1 V を発生させ

ることができます。 

DAC バッファに使用するオペアンプには、一般にはオペアンプの性能が DAC の性能を損なわないものを

選択します。考慮対象の基本仕様は、DC 精度、ノイズ、セトリング時間、帯域幅、歪みなどです。 
 
差動／シングルエンドの変換技術 
 

最新の電流出力 DAC の一般的なモデルを図 6.25 に示します。これは、AD976X および AD977X TxDAC シ
リーズ（参考資料 1 参照）の代表的なモデルです。 

電流出力は、特にオーディオ周波数以上では、電圧出力よりも一般的です。DAC がバイポーラまたは 
BiCMOS のプロセスで製造されていると、出力がシンク電流になり、（内部の R/2R 抵抗ラダー・ネットワ

ークにより）出力インピーダンスが 500 Ω 以下になることが多くなります。一方、CMOS DAC では、出力

電流がソースされ、通常は 100 kΩ を超える高出力インピーダンスになる傾向があります。 
 

 
図 6.25: 高速 DAC の出力モデル 

 

この他、出力コンプライアンス電圧についても考慮する必要があります。これは、DAC が直線性を維持す

るうえで、出力で許容される最大電圧振幅です。この電圧は通常は 1 V ～ 1.5 V ですが、DAC によって異

なります。DAC の最良の直線性は、一般にオペアンプの I/V コンバータなどの仮想グラウンドを駆動する

ときに得られます。通常、最新の電流出力 DAC は差動出力を備えており、高い同相ノイズ除去を実現して、

偶数次の歪み積を低減します。フルスケール出力電流は 2 mA ～ 20 mA が一般的です。 

ほとんどのアプリケーションでは、DAC の差動出力を同軸ケーブルの駆動に適したシングルエンド信号に

変換することが求められます。これは、低周波応答が必要でなければ、RF トランスを用いて容易に実現す

ることができます。 
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この方法の代表例を図 6.26 に示します。DAC の高インピーダンスの電流出力は 50 Ω で差動終端されるた

め、トランスのソース・インピーダンスは 50 Ω と定義されます。 

この結果生じる差動電圧は 1:1 の RF トランスの 1 次側を駆動し、2 次側巻線の出力にシングルエンド電圧

を発生させます。50 Ω の LC フィルタの出力は 50 Ω の負荷抵抗 RL とマッチングされ、最終的に 1 Vp-p の
出力電圧が生じます。 
 

 
図 6.26: 差動トランス結合 

 

トランスは、差動出力をシングルエンド信号に変換するだけでなく、DAC の出力を LC フィルタによるリ

アクタンス負荷から分離することで、全体的な歪み性能を改善します。 
 

 
図 6.27: デュアル電源オペアンプを使用した差動 DC 結合出力 
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DC までの周波数応答が必要な場合にシングルエンド出力を得るには、差動／シングルエンドのコンバー

タとして接続されたオペアンプを使用します。図 6.28 では、高帯域幅と低歪みを実現するために AD8055 
オペアンプを使用しています（参考資料 2 参照）。電流出力 DAC はバランス型の 25 Ω の抵抗負荷を駆動

することによって、各出力で 0 V ～ +0.5 V の逆相電圧を生成します。AD8055 はゲインが 8 に設定され、

最終的に、グラウンドを基準とする 2 Vp-p のシングルエンド出力電圧を生成します。出力信号はグラウン

ドの上下に振幅するため、両電源のオペアンプが必要なことに注意してください。 

CFILTER コンデンサは、差動出力インピーダンスが 50 Ω の差動フィルタを構成しています。このフィルタに

よりオペアンプのスルーに起因する歪みを低減し、フィルタの最適なカットオフ周波数を経験的に決定す

ることで、最良の総合歪み性能が得られます。 

オペアンプのコモンモード電圧が電源の中点（+2.5V）に設定されている場合は、図 6.27 の回路を変更す

ることによって単電源で動作させることもできます。これを図 6.28 に示します。出力電圧は、+2.5 V のコ

モンモード電圧を中心とした 2 Vp-p となります。このコモンモード電圧は、抵抗分圧器を使用して +5 V 電
源から生成するか、または +2.5 V の電圧リファレンスから直接生成することができます。+5 V 電源をコモ

ンモード電圧として使用する場合は、電源ノイズが増幅されないように十分なデカップリングが必要です。 
 

 
図 6.28: 単電源オペアンプを使用した差動型の DC 結合出力 
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シングルエンドの電流／電圧変換 
 

シングルエンドの電流／電圧変換は、図 6.29 に示すように、1 個のオペアンプを I/V コンバータとして使

用することで容易に実行できます。AD768 からの 10mA フルスケール DAC 電流（参考資料 3 参照）によっ

て、200 Ω RF の両端に 0 V ～ +2 V の出力電圧が生成されます。 

AD8055 オペアンプの仮想グラウンドを駆動すると、DAC 出力インピーダンスの非直線性に起因する歪み

を最小にできます。実際、このタイプの最も分解能の高い DAC は、I/V コンバータを使って工場出荷時に

トリミングされています。 

ただし、このように DAC のシングルエンド出力を使用すると、差動動作モードに比べて同相ノイズ除去率

が低下し、2 次歪み積が増加することを覚えておいてください。 
 

 
図 6.29: 高精度の 16 ビット DAC、AD768 向け 

シングルエンド I/V オペアンプのインターフェース 
 

この回路で最良のパルス応答を得るには、CF 帰還コンデンサを最適化する必要があります。図中に示す方

程式は単なるガイドラインとして使用してください。この回路のより詳細な分析は、参考資料に記載され

ています。 
 
差動電流／差動電圧変換 
 

電流出力 DAC の差動電圧出力をバッファする必要がある場合、差動アンプの AD813X シリーズ を使用で

きます（図 6.30 参照）。 
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DAC の出力電流は、まず 25 Ω 抵抗の両端に生じる電圧に変換されます。この電圧は AD813X で 5 倍に増

幅されます。この技術は直接的な I/V 変換の代わりに使用され、DAC の高速スルー電流によりアンプに過

負荷がかかって歪みが発生しないようにします。DAC の出力電圧がコンプライアンス定格内に収まるよう

に注意する必要があります。 

 
図 6.30: AD813X 差動アンプを使用した高速 DAC のバッファリング 

 

AD813X の VOCM 入力を使用して、最終出力のコモンモード電圧を AD813X の範囲内に収めることができ

ます。出力で伝送ラインを駆動する場合は、1 対の 75 Ω 抵抗を追加します。 
 
デジタル・インターフェース 
 

最も初期のモノリシック DAC にはロジック回路がほとんど含まれていなかったので、デジタル出力を保持

するにはパラレル・データをデジタル入力で保持する必要がありました。現在ではほとんどの DAC はラッ

チされており、データは書き込むだけでよく、保持する必要はありません。中には不揮発性ラッチを備え

ているものもあり、電源を切っている間も設定を記憶します。 

DAC のデジタル入力構成には無数のバリエーションがあり、それについてはここでは説明しませんが、ほ

ぼすべてが「ダブルバッファ付き」と言われています。ダブルバッファ付き DAC には 2 組のラッチがあり

ます。図 6.31 に示すように、データは最初に第 1 列でラッチされ、次に第 2 列に転送されます。こうした

配置が有用である理由は 2 つあります。 

1 つは、データをさまざまな方法で DAC に入力できることです。ラッチがない DAC、またはラッチが 1 段
だけの DAC では、すべてのビットを同時に並列にロードする必要があります。そうしなければ、ロード時

の DAC の出力が、ロード前やロード後の出力と大きく異なる可能性があるからです。一方、ダブルバッフ

ァ付き DAC では、パラレル・データ、シリアル・データ、あるいは 4 ビット・ワードや 8 ビット・ワード

などをロード可能で、新しいデータが完全にロードされて DAC が更新命令を受信するまで、出力は影響を

受けません。 
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図 6.31: 複雑な入力構成と同時更新を可能にするダブルバッファ付き DAC 

 

ダブルバッファ構成のもう 1 つの利点は、多数の DAC を同時に更新できることです。各 DAC の最初の列

に順番にデータがロードされ、すべての準備が完了すると、全 DAC の出力バッファが一度に更新されます。

多くの DAC の出力を同時に変更する必要のある DAC アプリケーションは多数あり、ダブルバッファ構成

にすると、これを非常に容易に行うことができます。 

ほとんどの初期のモノリシック高分解能 DAC はパラレルまたはバイト幅のデータ・ポートを持ち、パラレ

ル・データ・バスとアドレス・デコーダに接続され、マイクロプロセッサによって非常に小さな書込み専

用メモリのように扱われる傾向がありました。（一部のパラレル DAC は書込み専用でなく、その内容を読

み出すことも可能です。この DAC はアプリケーションによっては便利ですが、あまり一般的ではありませ

ん）。データ・バスに接続された DAC は、バスからアナログ出力へのロジック・ノイズの容量性結合を起

こしやすくなります。シリアル・インターフェースは（ノイズの多いピンが少ないので）こうしたノイズ

の影響を受けにくく、ピン数が少ないためボード面積が小さくなり、ほとんどがシリアル・ポートを備え

た今日のマイクロプロセッサと使用するのに便利なことがよくあります。このようなシリアル DAC にはデ

ータ出力とデータ入力を備え、複数の DAC を直列接続して 1 つのシリアル・ポートから全データをクロッ

ク入力できるものがあります。このような構成はしばしば「デイジーチェーン」と呼ばれます。 

もちろん、更新レートが高いと、シリアル・データのクロック・レートが高くなりすぎるため、シリアル 
DAC は使用できません。超高速 DAC の中には、実際には 2 つのパラレル・データ・ポートを持ち、各ポ

ートのデータ・レートを下げるためにマルチプレクサを利用して交互に切り替えるものもあります（これ

を「ピンポン」入力と呼ぶことがあります）（図 6.32 参照）。交互にロードを行う（ピンポン方式）図中

の DAC では、クロックの立上がりエッジと立下がりエッジでポート A とポート B からデータが交互にロ

ードされます。この場合は、マーク・スペース比を 50:50 に近づける必要があります。外部クロックの精

度があまり高くない場合でも、内部クロック乗算器により正確に 50:50 の時間比で、DAC 自体がデータ A 
とデータ B で交互に更新されるようになります。 
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図 6.32: 交互データ入力型（ピンポン方式）高速 DAC 

 

従来、IC のロジック回路（エミッタ結合ロジック（ECL）を除く）は 5 V 電源で動作し、ロジック・レベ

ルには互換性がありました（一部例外を除き、5 V ロジックが他の 5 V ロジックとインターフェースする）。

現在では、3.3 V、2.7 V、あるいはそれ以下の電源で動作する低電圧ロジックが登場してきたため、ロジッ

ク・インターフェースに互換性を持たせることが重要です。それには、絶対最大定格、最悪ケースでのロ

ジック・レベル、タイミングなど、考慮すべき点がいくつかあります。一般に IC のロジック入力は、他の

ほとんどの入力と同様、絶対最大定格が電源電圧を 300 mV 超えた電圧となっています。これは瞬間的な

定格であることに注意してください。このような定格の IC が +5 V 電源で動作している場合、ロジック入

力は おそらく –0.3 V ～ +5.3 V となります。しかし、電源が入っていなければ、IC に先のことはわからな

いので、入力の定格を 電源投入時のリミットである –0.3 V ～ +5.3 V ではなく、+0.3 V ～ –0.3 V にする必

要があります。 

定格が 0.3 V の理由は、IC 内部の寄生ダイオードが IC の絶対最大定格外の電圧によってオンにならないよ

うにするためです。ショットキー・ダイオード・クランプを使って、入力をこのような過電圧から保護す

るのがごく一般的です。低温では、ショットキー・ダイオードのクランプ電圧が 0.3 V を少し超えること

があります。そのため、IC の絶対最大定格をわずかに超える電圧が発生する可能性があります。厳密に言

えば、IC に絶対最大定格を超えるストレスが加わるため、これは認められません。ただし、ショットキ

ー・ダイオードが保護対象の IC と同様の温度（約 ±10 °C 以内）であれば、一般ルールの例外として許容

されます。 

とはいえ、低電圧デバイスの中には、入力の高い絶対最大定格が電源電圧よりはるかに高いものがありま

す。そのため、このような回路は、追加のインターフェースまたはクランプ回路なしに高電圧ロジックで

駆動することができます。ただし、データシートを読んで、ロジック・レベルと絶対最大電圧の両方が高

電源と低電源のすべての組み合わせに適合することを確認することが重要です。 
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以下が、異なる低電圧ロジック回路をインターフェースする際の一般ルールです。すなわち、電源電圧が

最小のとき、最悪ケースの負荷に接続された駆動回路からのロジック 1 の出力が、受信側の回路で規定さ

れているロジック 1 の最小入力値よりも大きいこと、また、同様に電源電圧が最小で、最大許容出力シン

ク電流において、ロジック 0 の出力が受信側で規定されているロジック 0 の入力よりも小さいことを常に

確認する必要があります。選択したデバイスのロジック仕様がこれらの基準を満たしていない場合は、別

のデバイスを選択したり、異なる電源を使用したり、あるいは追加のインターフェース回路を使用して必

要なレベルが得られるようにする必要があります。インターフェース回路を追加すると、タイミング遅延

が増えることに注意してください。 

実験的に設定してテストするだけでは不十分です。一般に、ロジックの閾値は余裕をもって規定されてお

り、ロジック回路は通常は規定範囲外でも正常に動作しますが、量産向け設計でこれに頼ることはできま

せん。ある時点で、必要な駆動量が通常よりわずかに大きい複数のデバイスを駆動するのに、低出力振幅

の限界に近いデバイスがロットで必になりますが、それを実行するのは無理でしょう。 

最近開発された高速ロジック・インターフェースの 1 つに LVDS（低電圧差動伝送）があります。LVDS は、

CMOS シングルエンド・インターフェースの影響を緩和して、高速データ・レートに対応することにより、

高速コンバータ・インターフェースの問題を解決します。LVDS 規格では、1.2 V のコモンモード電圧付近

の 電圧振幅の仕様が 350mVp-p と規定されているため、平衡電流による高速差動デジタル信号の伝送が容

易になり、スルー・レート条件が緩和されます。スルー・レートが低下すると、従来の CMOS ドライバに

見られるノイズ勾配（グラウンド・バウンスによるノイズにつながる）を除去できます。このグラウン

ド・バウンスによるノイズは、敏感なアナログ回路に結合し、コンバータのダイナミック・レンジを低下

させる可能性があります。パラレル LVDS インターフェースは、高速データ・コンバータにおいて、きわ

めて高いデータ・レートと最適なダイナミック性能を可能にします。 

また、LVDS は EMI の低減にも有効です。逆向きの電流によって発生する EMI 磁界は、（エッジ・レート

をマッチングさせるために）相互にキャンセルし合う性質があります。この利点は、長いパターン、スキ

ュー、不連続性によって低下するので、これらを避けるようにしてください。 

この他、LVDS では、同様のデータ・レートの場合、デマルチプレクスされた CMOS ソリューションに比

べ、タイミング制約が単純になります。デマルチプレクスされたデータ・バスに必要な同期信号が、LVDS 
では不要です。また、デマルチプレクスされた CMOS バスでは、ADC のサンプル・レートの半分のクロ

ックが必要なため、コストと複雑さが増しますが、LVDS では不要です。一般に、LVDS は使用条件が寛容

なため、よりシンプルでクリーンな設計が可能となります。 
 

 
図 6.33: LVDS の出力レベル 

 

LVDS 仕様（IEEE 標準 1596.3）は、1992 SCI プロトコル（IEEE 標準 1596-1992）を拡張して作成されたも

のです。SCI プロトコル自体は、ハイエンド・コンピューティングにおける高速パケット伝送に適してお

り、ECL レベルで使用されていました。 
  

350 mV+1.2 V 350 mV+1.2 V
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しかし、ローエンドのアプリケーションや電力消費を重視するアプリケーションには新しい標準が必要で

した。LVDS 信号が選択されたのは、ECL 出力の場合に比べて電圧振幅が小さく、消費電力を重視する設

計では低い電源電圧を使用できるからです。 

一般に電圧出力である CMOS と異なり、LVDS は電流出力技術を使用しています。高性能コンバータの 
LVDS 出力は、デジタル・ロジックで使用される標準的な LVDS 出力とは異なる取り扱いが必要です。高

速デジタル・アプリケーションにおいて、標準的な LVDS はデータ・レートに応じて 1 m ～ 10 m を駆動で

きますが、高性能コンバータでこうした距離を駆動させることは推奨できません。出力パターン長を短く

して（2 インチ以下）、隣接する回路から出力へのノイズ結合（アナログ出力に帰還してしまうことがあ

る）を最小限に抑えるようにしてください。 

差動出力パターンを近接して配線することで、レシーバーの近くに置いた 100 Ω の終端抵抗による同相ノ

イズ除去を最大限に高める必要があります。また、遅延によるスキューを最小限にするために、PCB パタ

ーンの長さに注意します。 

PCB 上の差動マイクロストリップの代表的なパターン断面を図 6.34 に示します。 
 

 
レイアウトのガイドライン 

TW、TS、D をパターン長全体で一定に保ちます 
TS ~ < 2 TW に保ちます 
ビアの使用をできれば避けます 
D > 2 TS に保ちます 
90° の曲がりをできれば避けます 
TW と TG を約 50 Ω 用に 設計します 

図 6.34: PCB のパターン間隔 
 

このように高速（0.5 ns 以下）のエッジ・レートでは、電源のデカップリングが非常に重要です。すべての

電源とグラウンド・ピンに、低インダクタンスの表面実装型のコンデンサをできるだけコンバータに近づ

けて配置してください。PCB の裏面にデカップリング・コンデンサを配置することは、ビアのインダクタ

ンスにより効果的なデカップリングが損なわれるため推奨できません。差動 ZO は、近接効果により各導体

のシングルエンドの ZO の 2 倍よりわずかに小さくなる傾向があります。各ラインの ZO は 50 Ω より若干大

きく設計する必要があります。重要なアプリケーションでは、シミュレーションを使用してインピーダン

ス・マッチングを検証することができます。パターン長が短い場合、この近接効果はあまり問題になりま

せん。 
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データ・コンバータのロジック: タイミングとその他の問題 
 

ロジック・アーキテクチャに関する説明がこの短いセクションの目的ではないので、多様なデータ・コン

バータのロジック・インターフェースの動作やそのタイミング仕様について、ここでは定義しません。た

だし、データ・コンバータのロジック・インターフェースが予想以上に複雑であることだけは述べておき

ます。メモリとインターフェースのチップに同じ名前のピンがあるからといって、データ・コンバータで

も全く同様に機能するとは思わないでください。あいにく、同じメーカーであっても、ピン機能の標準的

な命名法はありません。すべての制御ピンの動作を知るには、必ずデータシートを参照してください。こ

の他、データ・コンバータには電源投入時に既知の状態にリセットされるものがありますが、多くはリセ

ットされません。 

しかし、タイミング全般の問題を検討することは不可欠です。現在の多くのデータ・コンバータに使用さ

れている新しい低電圧プロセスには望ましい特長が多数あります。ユーザ（コンバータ設計者ではなく）

が見過ごしがちなそうした特長の 1 つが、ロジックの高速性です。旧式のプロセスで作成された DAC のロ

ジックは、接続されるマイクロプロセッサよりもはるかに遅いことが多かったため、両者の互換性を図る

ために、別個のバッファや複数の WAIT 命令を使用する必要がありました。今日では、DAC の書込み時間

が、接続される高速ロジックの書込み時間に対応しているほうがはるかに多く見られます。 

ただし、すべての DAC がすべてのロジック・インターフェースと速度の互換性を持つとは限らないため、

最小限のデータ・セットアップ時間と書込みパルス幅を確保することがやはり重要です。繰り返しになり

ますが、実験ではデバイスが仕様の要求より速い信号で動作することが多いものの、温度や電源電圧の限

界ではそうならないことがあるため、インターフェースは測定されたタイミングではなく仕様に基づいて

設計することが必要です。 
 
DAC のインターポレーション（TxDAC のインターポレーション） 
 

オーバーサンプリングの概念は、別のセクション（サンプリング理論）で説明しますが、通信アプリケー

ションで通常使用される高速 DAC に適用することができます。オーバーサンプリングは出力フィルタの条

件を緩和する他、プロセス・ゲインによって S/N 比を向上させます。 

従来の DAC が 30 MSPS の入力ワード・レートで駆動されるとします（図 6.35A 参照）。この DAC の出力

周波数を 10 MHz とします。30 MHz – 10 MHz = 20 MHz でのイメージ周波数成分は、アナログ再構成フィ

ルタで減衰する必要があるので、フィルタの遷移帯域は 10 MHz ～ 20 MHz となります。イメージ周波数を 
60dB 減衰させる必要があるとします。すなわち、フィルタは、10 MHz ～ 20 MHz（1 オクターブ）の遷移

帯域で、10 MHz の通過帯域から阻止帯域まで 60 dB 減衰させなければなりません。フィルタは極ごとに  
1 オクターブあたり 6 dB 減衰させます。したがって、必要な減衰を得るには少なくとも 10 個の極が必要に

なります。これはかなり強力なフィルタで、Q 値の高いセクションを必要とするため、調整と製造が困難

と言えます。遷移帯域が狭くなると、フィルタはいっそう複雑になります。 
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DAC の更新レートを 60 MSPS に上げ、オリジナルの各データ・サンプル間に「ゼロ」を挿入するとしま

す。パラレル・データ・ストリームは現在 60 MSPS ですが、ゼロ値のデータ・ポイントの値をここで決定

する必要があります。それには、ゼロを追加した 60 MSPS のデータ・ストリームを、追加のデータ・ポイ

ントを計算するデジタル・インターポレーション・フィルタに通します。2 倍のオーバーサンプリング周

波数に対するデジタル・フィルタの応答を図 6.35B に示します。アナログ・アンチエイリアシング・フィ

ルタの遷移帯域は 10 MHz ～ 50 MHz です（最初のイメージは 2fc – fo = 60 – 10 = 50 MHz で生じます）。こ

の遷移帯域は 2 オクターブを少し超えているので、5 極か 6 極のバターワース・フィルタで十分であるこ

とを示しています。 
 

 
図 6.35: fo = 10 MHz のアナログ・フィルタ条件: 

（A）fc = 30 MSPS、（B）fc = 60 MSPS 
 

送信 DAC（TxDAC）である AD9773/AD9775/AD9777（12/14/16 ビット）シリーズは、2 倍、4 倍、8 倍のオ

ーバーサンプリング・インターポレーションを選択可能なデュアル DAC で、簡略ブロック図を図 6.36 に
示します 。これらのデバイスは、12／14／16 ビットの入力ワードを最大 160 MSPS のレートを処理するよ

うに設計されています。出力ワード・レートは最大 400 MSPS です。出力周波数が 50 MHz、入力更新レー

トが 160 MHz、オーバーサンプリング比が 2 倍の場合、イメージ周波数は 320 MHz – 50 MHz = 270 MHz と
なります。したがって、アナログ・フィルタの遷移帯域は 50MHz ～ 270 MHz となります。2 倍のオーバー

サンプリングなしでは、イメージ周波数は 160 MHz – 50 MHz = 110 MHz となり、フィルタの遷移帯域は  
60 MHz ～ 110 MHz となります。 
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図 6.36: オーバーサンプリング・インターポレーション TxDAC の簡略ブロック図 

 
再構成フィルタ 
 

DAC の出力は連続的に変化する波形ではなく、さまざまな DC レベルがひと連なりになったものです。こ

の出力はフィルタを通過させて高周波成分を取り除き、元のアナログ波形に近づくように滑らかにする必

要があります。 

フィルタリングの概念については第 8 章で詳述します。 

一般に、スペクトルの純度を保つためには、DAC 出力のイメージを DAC の分解能以下に減衰させる必要

があります。先ほどの例を使って、DAC 出力の通過帯域が 10 MHz であるとします。 サンプル・レート

は 30 MHz です。すなわち、減衰させなければならない通過帯域のイメージは 30 MHz – 10 MHz = 20 MHz 
となります。これは、サンプル・レートから通過帯域周波数を差し引いたものです。この例の DAC は  
10 ビット・デバイスなので、歪みレベルは –60 dB となります。このため、再構成フィルタは基本波を全く

減衰させずに、イメージを 60 dB 減衰させる必要があります。フィルタは 1 極あたり 6 dB 減衰させるので、

10 次のフィルタが必要なことがわかります。 

検討すべき点は他にもいくつかあります。 

まず、ほとんどのフィルタのカットオフ周波数が –3 dB のポイントで測定されることです。したがって、

基本波を減衰させたくない場合は、フィルタに多少のマージンが必要です。フィルタのセクションで示し

たグラフがこの点を説明するのに役立ちます。マージンをとると、遷移帯域が狭くなるため、フィルタの

次数が増加します。 

次に、"sinc" と呼ばれる現象があることです。 
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Sin(x)/(x) (sinc) 
 

DAC の出力は連続的に変化する波形ではなく、さまざまな DC レベルがひと連なりになったものです。

DAC は、新しいレベルを出力するように指示されるまで、ある DC レベルを出力します。これを図 6.37 に
示します。 
 

 
図 6.37: DAC の出力 

 

パルス幅は 1/FS です。それぞれのパルスのスペクトルは sin (x)/x 曲線になります。これは sinc カーブとも

呼ばれます。この応答は再構成フィルタの応答に加えられて、コンバータ全体の応答になります。このた

め、出力周波数がナイキスト周波数（FS/2）に近づくと、振幅誤差が生じます。sinc 関数の値を図 6.38 に
示します。一部の高速 DAC には、このロールオフを補償するための（デジタル領域での）逆フィルタが組

み込まれています。 
 

 
図 6.38: Sinc（sin x/x）カーブ（FS に正規化）  
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意図的な非線形 DAC 
 

これまでは、優れた微分直線性と積分直線性を維持することの重要性を強調してきました。しかし、特に

広いダイナミック・レンジの信号を処理する場合は、意図的に非線形にした（ただし良好な微分直線性を

保持する）ADC や DAC が有用であるような状況が存在します。非線形データ・コンバータの当初の用途

の 1 つは、パルス符号変調（PCM）システム用の音声帯域信号のデジタル化でした。これには、T1 搬送シ

ステムの開発時にベル研究所が大きく貢献しました。非線形の ADC および DAC を開発した動機は、音声

チャンネルのデジタル化に必要なビットの総数（結果的にシリアル伝送速度）を低減することでした。音

声チャンネルを直接線形符号化するには、チャンネルあたり 8 kSPS のサンプリング・レートで 11 ビット

または 12 ビットが必要でした。ベル研究所は、1960 年代に 7 ビットの非線形符号化で十分であると判断

しましたが、1970 年代後半には性能を向上させるために 8 ビットの非線形符号化に移行しました。 

非線形伝達関数では、小信号には全範囲から多くの量子化レベルを割り当て、大振幅信号には少ない量子

化レベルを割り当てます。実質的に、小信号に伴う量子化ノイズを低減し（非常に顕著）、大信号の量子

化ノイズを増加させることになります（さほど大きくない）。一般に、この形式の符号化を表すには圧伸

という用語が使用されます。 

選ばれた対数伝達関数を、「Bell µ-255」規格、あるいは単に「µ-law」と言います。ヨーロッパで開発さ

れた同様の規格は「A-law」と呼ばれています。Bell µ-law では、8 ビットで約 4000:1 のダイナミック・レ

ンジが可能ですが、8 ビットのリニア・データ・コンバータでは、ダイナミック・レンジは 256:1 に過ぎま

せん。 

第 1 世代のチャンネル・バンク（D1）では、対数伝達関数を生成するために、トランスミッタ内の 7 ビッ

ト・リニア ADC の前段に「コンプレッサ」用の温度制御抵抗―ダイオードのネットワークを配置していま

した。これに対応し、逆伝達関数を備えた抵抗―ダイオードの「エクスパンダ」が、レシーバー内の 7 ビ
ット・リニア DAC の後段に配置されました。その次の世代の D2 チャンネル・バンクは、非線形の ADC 
と DAC を使用して圧縮／伸張機能を信頼性とコスト効率の高い方法で実現したもので、温度制御ダイオー

ド・ネットワークが不要になります。  

B.D. Smith は、1953 年 に発表した古典的論文において、帰還パスに内部の非線形 DAC を利用した逐次比

較型 ADC の伝達関数は DAC の逆伝達関数になるとの考えを示しました（参考資料 8）。したがって、同

様の基本的な DAC は、ADC の他、再構成 DAC にも使用できる可能性があります。1960 年代後半から 
1970 年代初めにかけて、目的の伝達関数の区分線形近似を用いた非線形の ADC や DAC の技術によって、

低コストで大量の実装が可能になりました（参考資料 18 ～ 23）。これらの 8 ビット 8 kSPS 非線形デー

タ・コンバータは、テレコムでは一般的なビルディング・ブロックになりました。 

8 ビット DAC の非線形伝達関数は、最初に勾配の異なる 16 のセグメント（コード）に分割されます。こ

れらの勾配は目的の非線形伝達関数によって決まります。4 MSB は、目的のデータ・ポイントを含むセグ

メントを決定し、個々のセグメントは、それぞれが 8 ビット・ワードの 4 LSB によって 16 の等しい量子化

レベルにさらに細分化されます。6 ビット DAC の場合を図 6.39 に示します。ここでは、最初の 3 ビットが 
8 つのコードのうちの 1 つを識別し、各コードが 3 LSB で定義される 8 つの等しいレベルに細分化されま

す。 
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3 MSB は非線形ストリング DAC で生成され、3 LSB は 3 ビットのバイナリ R-2R 型 DAC で生成されます。 
 

 
図 6.39: 非線形の 6 ビット・セグメント型 DAC 

 

1982 年、アナログ・デバイセズはモノリシック乗算型 DAC である LOGDAC AD7111 を発売しました。こ

の DAC は対数伝達関数を用いた広いダイナミック・レンジを備えています。LOGDAC の基本の DAC は線

形の 17 ビット電圧モード R-2R 型 DAC で、その前段に 8 ビットの入力デコーダが配置されています（図 
6.40 に LOGDAC の機能図を示します）。LOGDAC は 0.375 dB ステップで、0 dB ～ 88.5 dB の範囲でアナ

ログ入力信号 VIN を減衰させることができます。DAC 全体の減衰の程度は、内蔵デコード・ロジックに使

用する非線形符号化された 8 ビット・ワードで決まります。この 8 ビット・ワードは適宜 17 ビット・ワー

ドにマッピングされ、さらに 17 ビットの R-2R ラダーに与えられます。LOGDAC は対数伝達関数を備えて

いる他、完全な 4 象限乗算型 DAC としても機能します。 

高分解能の線形 ADC や DAC の発売により、LOGDAC で使用されている手法は、現在では、テレコムや他

のアプリケーションに必要な µ-law や A-law の圧縮機能など、さまざまな非線形伝達関数の実装に広く使

用されています。現在の手法の一般的なブロック図を図 6.41 に示します。µ-law または A-law で圧縮され

た入力データは、高分解能 DAC の伝達関数上のデータ・ポイントにマップされます。このマッピングは、

ハードウェア、ソフトウェア、ファームウェアのいずれかの単純なルックアップ・テーブルを使うと容易

に実行できます。類似の非線形 ADC を構成するには、高分解能 ADC でアナログ入力信号をデジタル化し、

適切な伝達関数を使用してデータ・ポイントを短いワードにマップします。この方法の大きな利点は、以

前の手法のように伝達曲線を直線セグメントで近似する必要がなくなったため、より高い精度が得られる

ことです。 
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図 6.40: AD7111 LOGDAC（1982 年リリース） 

 

 
図 6.41: 一般的な非線形 DAC 
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6.2: A/D コンバータのアーキテクチャ 
 

基本的な ADC の機能を図 6.42 に示します。これは量子化器とも呼ばれます。ほとんどの ADC チップは、

サンプリング・クロック用のクロック発振器、リファレンス（REF）、サンプル&ホールド機能、出力デ

ータ・ラッチなどのサポート回路も備えています。さらに、これらの基本機能に加え、追加回路を内蔵し

ている ADC もあります。追加機能には、マルチプレクサ、シーケンサ、自動補正回路、プログラマブル・

ゲイン・アンプ（PGA）などがあります。 
 

 
図 6.42: ADC の基本機能 

 

DAC と同様、ADC にも、外部リファレンスを使用し、リファレンス入力端子を備えているものと、内部

リファレンスの出力を備えているものがあります。また、内部リファレンスが抵抗を介してピンに出力さ

れる ADC もあります。この接続を使えば、リファレンスをフィルタリング（内部抵抗と外付けコンデンサ

を使用）したり、内部リファレンスを外部リファレンスでオーバードライブしたりすることができます。

AD789X ファミリーのデバイスは、この種の接続を使用する ADC の一例です。もちろん、最も単純な 
ADC ではどちらもできません。リファレンスが ADC チップ上にあり、外部接続ができません。 

ADC 内部にリファレンスがある場合は、そのリファレンスを使用して全体の精度が規定されます。このよ

うな ADC を最高精度の外部リファレンスと使用しても、その絶対精度は内部リファレンスでの動作時より

も低下する可能性があります。これは、ADC が、公称電圧ではなく、実際のリファレンス電圧で動作する

ときの絶対精度で調整されるためです。20 年ほど前は、これらのリファレンスは絶対精度ではなく低温係

数で調整され、リファレンスの精度の低さは ADC 自身のゲイン調整で補償されていたため、コンバータの

リファレンス精度は ±5 % と低いのが一般的でした。今日、問題はそれほど深刻ではありませんが、リファ

レンスを内蔵した ADC で外部リファレンスを使用する際は、やはり絶対精度が低下しないかどうかを確認

することが重要です。 
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もちろん、リファレンス端子を備えた ADC であれば、それらの端子の動作やパラメータを規定する必要が

あります。リファレンス入力がある場合の第一の仕様は、リファレンス入力電圧でしょう。言うまでもな

く、これは絶対最大定格と、ADC の正常動作時の電圧範囲で規定されます。 

ほとんどの ADC では、リファレンス電圧が、最大で ADC の VDD 以下という非常に狭い範囲に収まる必要

があります。 

 

ADC のリファレンス入力端子は、図 6.43 に示すようにバッファすることができます。この場合、入力イン

ピーダンス（通常高い）とバイアス電流（通常低い）の仕様が規定されます。あるいは ADC に直接接続す

ることもできます。いずれの場合も、内部の変換プロセスによってリファレンス入力に過渡電流が発生す

るため、外付けの低インダクタンス・コンデンサによる良好なデカップリングを必要とします。優れた 
ADC データシートでは、適切なデカップリング・ネットワークを推奨しています。 
 

 
図 6.43: リファレンスとバッファを内蔵した ADC 

 

リファレンス出力は、バッファありとバッファなしのいずれにもできます。バッファありの場合は、おそ

らく最大出力電流が仕様規定されると考えられます。一般にこのようなバッファは、出力端子から電流を

ソースしても電流を引き込ませない単方向の出力段を備えています。バッファにプッシュプル出力段があ

れば（一般的ではない）、出力電流はおそらく ±（値）mA のオーダーで定義されるでしょう。リファレン

ス出力がバッファなしの場合は、出力インピーダンスが仕様規定されることや、データシートで単に高入

力インピーダンスの外付けバッファの使用が推奨されることがあります。 

電源をリファレンスにする場合もあります。この場合は、電源がクリーンであることを確認することが不

可欠です。 
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サンプリング・クロック入力は ADC の重要な機能であると同時に、混乱の元でもあります。これは実際の

サンプリング・クロックの場合もあります。通常、この周波数はコンバータのサンプリング・レートより

数倍高くなります。また、変換ごとに 1 回発生する変換開始（エンコード）コマンドである場合もありま

す。パイプライン・アーキテクチャ・デバイスとシグマ・デルタ（）コンバータは変換を継続的に行う

ので、これらに変換開始コマンドがないためです。 

ADC がどのようなものであれ、データシートをよく読んで、外部クロックの要件を正確に知ることがきわ

めて重要です。これらの要件が ADC によって大きく異なることがあるからです。 

サンプリング・クロックのアサート後のある時点で、出力データは有効になります。このデータは、ADC 
に応じて、パラレル形式またはシリアル形式になります。AD574 などの初期の逐次比較型 ADC は STATUS 
出力（STS）のみを備えており、変換中にハイになり、出力データが有効になるとロー・レベルに戻りま

した。他の ADC では、このラインにはビジー、EOC（end-of-conversion: 変換終了）、データ・レディなど、

さまざまな呼び方があります。ADC に関係なく、出力データがいつ有効になるかを知る方法があるはずで

す。この情報が常に見つかるのも、やはりデータシートです。 

トラブルを引き起こす可能性があるもう 1 つの点は、EOC と DRDY（データ・レディ）の違いです。EOC 
は変換が完了したことを示し、DRDY はそのデータが出力で使用可能な状態にあることを示します。EOC 
が DRDY として機能する ADC もありますが、EOC が有効になった後数十ナノ秒経って初めてデータが有

効になるものもあるため、EOC をデータ・ストローブとして使用した場合の結果は信頼できません。 

ADC のロジックに関しては、他にもいくつか覚えておくべきことがあります。多くの ADC はロジック・

リセット回路を持たないため、電源投入時に異常なロジック状態になる可能性があります。ロジックを正

しい動作に戻すために、数度の変換が必要になることがあります。そのため、（a）電源投入後の最初の数

回の変換を信頼してはいけません。（b）電源投入時の制御出力（EOC、データ・レディなど）は、予期し

ない動作をする可能性があります（電源投入の都度同じように動作するとは限りません）。（c）このよう

な異常動作によりシステムのラッチアップが生じないように注意する必要があります。例えば、最初の変

換が実行されてから EOC が発生する可能性があるときは、変換の開始に EOC（end-of-conversion）を使用

すべきでありません。使用した場合、変換は開始されません。 

現在、一部の低電力 ADC には、スタンバイ、パワーダウン、スリープなど、さまざまな呼び名の節電動作

モードがあります。ADC がこれらの低電力モードから抜け出した際、ADC が 完全に規定の性能で動作す

るまでには、ある程度の回復時間が必要です。したがって、これらの動作モードを使用する場合は、デー

タシートをよく確認してください。 

最後の例として、一部の ADC は内部ロジックをリセットするのに CS（チップ・セレクト）のエッジを使

用しますが、CS をアサートまたは再アサートしない限り次の変換を実行することはできません（または同

じデータを 2 回読み出すことはできません（あるいはその両方））。 

ロジックのタイプごとに小さなバリエーションが無数にあるので、詳細については ADC を使用する前にデ

ータシート全体に目を通すことが重要です。 
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あいにく多くのデータシートはそれほどわかりやすくないため、データシートを正しく解釈するためには 
ADC の一般原則を理解することも重要です。それが本セクションの目的の 1 つです。 

ADC には対応すべき全般的な動向が 2 つあります。1 つは、全般的な低電源電圧化の動向です。これは、

部分的にはチップ製造用のプロセス、特に CMOS に起因します。高速化要求の高まりを受けて、プロセス

のフィーチャ・サイズは縮小されてきました。このことは、通常、トランジスタの降伏電圧を低下させる

ことになります。すると次には、低電源電圧が必要になります。従来の±15 V 電源や±10 V の入力範囲を使

った新しいデバイスはほとんど開発されていません。 

この他、ADC の入力信号範囲が縮小しているため、差動入力を使用する動向があります。これにより、コ

ンバータのダイナミック・レンジを 6 dB（代表値）拡大することができます。コモンモード・グラウンド

を基準としたノイズが除去されるため、ダイナミック・レンジがより一層拡大する可能性もあります。多

くの場合、差動入力はシングルエンドで駆動できます（それにより S/N 比が低下する）。REF 入力が差動

の場合もあります。 
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コンパレータ: 1 ビット ADC 
 

コンパレータは 1 ビットの ADC です（図 6.44 参照）。入力が閾値を超えると、1 つの論理値が出力され、

閾値を下回ると別の論理値が出力されます。ADC アーキテクチャに、何らかのコンパレータを 1 つも使用

しないものはありません。したがって、1 ビット ADC は有用性が非常に限られますが、他のアーキテクチ

ャのビルディング・ブロックとなります。 
 

 
図 6.44: コンパレータ: 1 ビット ADC 

 

ADC のビルディング・ブロックとして使用されるコンパレータは、良好な分解能、つまり高ゲインを必要

とします。このため、差動入力がゼロに近づくと、制御不能の発振が生じることがあります。この発振を

防ぐには、多くの場合少量の正帰還を与えて、コンパレータにヒステリシスを追加します。ヒステリシス

が伝達関数全体に与える影響を図 6.44 に示します。多くのコンパレータには 1 mV ～ 2 mV のヒステリシス

があり、「スナップ」動作を促して、遷移領域でローカル帰還が不安定にならないようにしています。コ

ンパレータの分解能がヒステリシスを下回ることがあるので、ヒステリシスの値を大きくすることは、一

般には有用と言えません。 
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逐次比較型 ADC 
 

逐次比較型 ADC は、長年データ・アクイジションの主流となっています。最近の設計改良により、これら

の ADC のサンプリング周波数がメガヘルツ領域まで拡大されました。 

基本的な逐次比較型 ADC を図 6.45 に示します。変換はコマンドにより実行されます。CONVERT START 
コマンドがアサートされると、サンプル&ホールド・アンプ（SHA）がホールド・モードに設定され、逐

次比較型レジスタ（SAR）の MSB が 1 にセットされ、残りのすべてのビットは 0 にリセットされます。

SAR 出力は内部の DAC を駆動します。DAC 出力がアナログ入力より大きい場合、SAR の MSB がリセッ

トされ、小さい場合はその設定が保持されます。次に、MSB の次のビットが 1 にセットされます。DAC 出
力がアナログ入力より大きい場合は SAR のこのビットがリセットされ、小さい場合はその設定が保持され

ます。このプロセスが、各ビットで順番に繰り返されます。すべてのビットについて、セット、テスト、

必要に応じたリセットすまたはリセットなしのプロセスが終了すると、SAR の内容はアナログ入力の値に

対応したものとなり、変換が完了します。これらのビット「テスト」結果は、シリアル出力する場合の 
SAR 型 ADC で使用されることがあります。 
 

 
図 6.45: 基本的な逐次比較型 ADC 

（帰還減算型 ADC） 
 

SAR DAC の基本的なタイミング図を図 6.46 に示します。通常、変換終了は変換終了信号（EOC）、デー

タ・レディ信号（DRDY）、またはビジー信号（BUSY。実際には、not-BUSY は変換終了を示す）によっ

て示されます。この信号の極性や名前は SAR ADC によって異なることがありますが、基本的な概念は同

じです。この信号は、変換時間の開始時にハイ（またはロー）になり、変換が完了するまでその状態を保

持し、完了時にロー（またはハイ）になります。 
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一般に、立下がりエッジは出力データが有効であることを示しますが、データシートをよく確認する必要

があります。ADC によっては、出力データが有効になるまでに追加の遅延が必要な場合があります。 
 

 
図 6.46: 代表的な SAR ADC のタイミング 

 

N ビットの変換には N ステップが必要です。表面的には、16 ビット・コンバータの変換には 8 ビット・コ

ンバータの 2 倍の時間がかかるように思われますが、そうではありません。8 ビット・コンバータでは、

DAC はビット判定する前に 8 ビット精度にセトリングする必要がありますが、16 ビット・コンバータでは 
16 ビット精度にセトリングしなければならず、より長い時間がかかります。実際、8 ビットの逐次比較型 
ADC は数百ナノ秒で変換できますが、16 ビットでは数マイクロ秒を要するのが普通です。 

バリエーションはいくつかありますが、ほとんどの SAR ADC の基本タイミングは似ていて、比較的単純

です。変換プロセスは、CONVERT START 信号をアサートすると開始します。この信号の名前は、一般に 
 や CS などです。通常、この信号は立下がりパルスで、実際の変換は立上がりエッジで開始さ

れます。このエッジで内部のサンプル&ホールド・アンプ（SHA）がホールド・モードになり、さまざま

なビットが SAR アルゴリズムを用いて決定されます。また、  パルスの立下がりエッジで、通常 
（End Of Conversion）または BUSY と呼ばれる信号がハイになります。変換が完了すると、BUSY ラ

インはローになり（または   がハイになり）、変換プロセスの完了を示します。ほとんどの場合、

BUSY ラインの立下がりエッジを使って、出力データが有効であることを示したり、出力データを外部レ

ジスタにストローブしたりすることができます。 

制御ラインが他にもあることがあります。また、制御ラインが 2 つの機能を持つこともあります。これは

主に、チップのピン数に制限がある場合です。用語や設計にはさまざまなバリエーションがあるため、特

定の ADC を使用する際は、それぞれのデータシートを必ず参照してください。 
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一部の SAR ADC では、CONVERT START コマンドの他に外部の高周波クロックが必要なことにも注意が

必要です。ほとんどの場合、この 2 つを同期させる必要はありません。外部クロックが必要な場合、その

周波数は一般に 1 MHz ～ 30 MHz の範囲で、ADC の変換時間や分解能によって異なります。また、変換に

使用される内部発振器を備えている SAR ADC もありますが、この場合は CONVERT START コマンドだけ

で済みます。一般に、SAR ADC はそのアーキテクチャの性質上、DC からコンバータの最大変換レートま

で、任意の繰返しレートでシングルショット変換を行うことができます。 

SAR ADC の全体的な精度と直線性は、主に内部の DAC によって決まることに注意してください。最近ま

で、ほとんどの高精度 SAR ADC はレーザ・トリミングされた薄膜 DAC を使用して、必要な精度と直線性

を実現していました。薄膜抵抗のトリミング・プロセスはコストを増大させ、薄膜抵抗値はパッケージン

グの機械的ストレスを受けると変化する可能性があります。 

このような理由から、最近の SAR ADC において、スイッチド・キャパシタ（または電荷再配分型）DAC 
が一般的になってきています。スイッチド・キャパシタ DAC の利点は、精度と直線性が主にフォトリソグ

ラフィで決まり、それによってコンデンサのプレート面積、容量、およびマッチングを制御できることで

す。さらに、小さいコンデンサを主コンデンサと並列に接続し、自動補正ルーチンで制御しながらこれら

をオン／オフすることで、薄膜レーザ・トリミングなしで高精度と直線性を得ることができます。スイッ

チド・キャパシタ間の温度トラッキングは 1 ppm/°C より優れているため、高い温度安定性が得られます。 
 

 
図 6.47: 3 ビットのスイッチド・キャパシタ DAC 
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単純な 3 ビットのキャパシタ DAC を図 6.47 に示します。ここに示したスイッチは、トラック・モード（サ

ンプル・モード）になっています。このモードでは、アナログ入力電圧 AIN により、並列に組み合わされ

たすべてのコンデンサの充電と放電が頻繁に切り替えられます。ホールド・モードは SIN を開くと開始さ

れ、サンプリングされたアナログ入力電圧がコンデンサ・アレイに蓄積されます。次にスイッチ SC を開く

と、ノード A の電圧がビット・スイッチの操作に従って変化します。S1、S2、S3、S4 のすべてがグラウン

ドに接続されている場合は、–AIN に等しい電圧がノード A に生じます。また、S1 を VREF に接続すると、

VREF/2 に等しい電圧が –AIN に加えられます。次に、コンパレータが MSB ビットを判断し、SAR がコンパ

レータ出力に応じて S1 を VREF に接続したままにするか、グラウンドに接続するかします（コンパレータ

出力は、ノード A の電圧が正か負かに応じて、それぞれハイまたはローになります）。残りの 2 ビットに

ついても同様に処理されます。変換時間が終了すると、S1、S2、S3、S4、および SIN が AIN に、SC がグラ

ウンドに接続されて、次のサイクルに対するコンバータの準備ができた状態になります。  

個々のビット・コンデンサが操作されたときに 2 分割されるようにコンデンサ・アレイの合計値を 2C にす

るには、追加の LSB コンデンサ（3 ビット DAC の場合は C/4）が必要であることに注意してください。 

キャパシタ DAC の動作は、R-2R 抵抗型 DAC の動作に似ています。特定のビット・コンデンサが VREF に
切り替えられると、そのビット・コンデンサとアレイの総容量（2C）で構成される分圧器が、そのビット

の重みに等しい電圧をノード A に加えます。そのビット・コンデンサがグラウンドに切り替えられると、

ノード A から同じ電圧が減じられます。 

電荷再配分逐次比較型 ADC の一例として、アナログ・デバイセズの PulSAR シリーズが挙げられます。

AD7677 は、5 V 単電源で動作する 16 ビット、1 MSPS、PulSAR、完全差動 ADC です（図 6.48 参照）。こ

のデバイスには、高速の 16 ビット・サンプリング ADC、内部変換クロック、誤差補正回路、およびシリ

アルとパラレル両方のシステム・インターフェース・ポートが組み込まれています。AD7677 には、従来

のゲイン、オフセット、直線性などの DC パラメータに加え、S/N 比や全高調波歪み（THD）などの AC パ
ラメータを保証するために、工場出荷時にキャリブレーションと広範なテストを実施しています。AD7677 
は、超高速サンプリング・レート・モード（ワープ）、非同期変換レートのアプリケーション向けの高速

モード（ノーマル）、および低消費電力アプリケーション向けにスループットに比例して電力を増減する

低電力モード（インパルス）を備えています。 

逐次比較型 ADC の動作を以下に示します。図 6.49 に例示するように、天びんの片側に半スケール（この

場合は 32 ポンド）を載せます。これをプルーフ・マスと呼びます。そして、テスト・マスを天びんの反対

側に載せます。この場合のようにテスト・マスのほうが大きい場合はルーフ・マスをそのまま置き、テス

ト・マスのほうが小さい場合は除去します。次に、¼ スケールに等しいプルーフ・マスを追加します。こ

の場合も、テスト・マスのほうが大きければプルーフ・マスをそのまま置き、テスト・マスのほうが小さ

ければ除去します。この例では取り除いています。目的の分解能に達するまで、その都度プルーフ・マス

を半分にしてこのプロセスを継続します。全部のプルーフ・マスを合計します。これによって、テスト・

マスの質量とテストの分解能が等しくなります。 
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図 6.48: AD7677、16 ビット 1 MSPS スイッチド・キャパシタ PulSAR ADC 

 

SAR ADC では、プルーフ・マスは DAC が供給する電圧です。コンパレータが、これをテスト・マスに相

当する入力と比較します。各テストの出力を継続的に追跡し、DAC を設定するには、逐次比較レジスタを

使用します。 

基本的に、デジタル出力は本来シリアルですが、SAR ADC は通常シリアルとパラレルのいずれの出力フォ

ーマットにも対応しています。 
 

 
図 6.49: 逐次比較型 ADC のアルゴリズム 

  

XXXTEST

IS X  32 ? YES ➔ RETAIN 32  ➔ 1

ASSUME X = 45

IS X  (32 +16) ? NO  ➔ REJECT 16 ➔ 0

IS X  (32 +8) ? YES ➔ RETAIN 8   ➔ 1

IS X  (32 +8 + 4) ? YES ➔ RETAIN 4   ➔ 1

IS X  (32 +8 + 4 + 2) ? NO   ➔ REJECT 2   ➔ 0

IS X  (32 +8 + 4 + 2 + 1) ? YES ➔ RETAIN 1    ➔ 1

X = 32 + 8 + 4 + 1 =   4510 =    1011012TOTALS:
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フラッシュ・コンバータ 
 

フラッシュ ADC（パラレル ADC とも呼ばれる）は、最も高速な ADC で、多数のコンパレータを使用しま

す。N ビットのフラッシュ ADC は、図 6.50 に示すように配列された 2N 個の抵抗と 2N-1 個のコンパレータ

で構成されます。各コンパレータのリファレンス電圧は、チェーン内の 1 つ下のコンパレータよりも 1 
LSB だけ大きくなります。与えられた入力電圧に対して、あるポイントより下のすべてのコンパレータで

は、入力電圧がリファレンス電圧より大きくなるためロジック出力は "1" となり、そのポイントより上の

すべてのコンパレータでは、リファレンス電圧が入力電圧より大きくなるため、ロジック出力は "0" とな

ります。したがって、2N-1 のコンパレータ出力は水銀温度計に類似した挙動を示すため、この段階の出力

コードをサーモメーター（温度計）コードと呼ぶことがあります。2N-1 個のデータ出力はあまり実用的で

ないので、N ビットのバイナリ出力を生成するようにデコーダで処理されます。 

 
図 6.50: 3 ビットのオールパラレル（フラッシュ）コンバータ 

 

入力信号はすべてのコンパレータに一度に与えられるため、サーモメーター出力は入力から 1 個のコンパ

レータ分のみの遅延となり、エンコーダの N ビット出力はそれに加えて数ゲート分のみの遅延となるので、

プロセスは非常に高速です。しかし、このアーキテクチャでは多数の抵抗とコンパレータが使用され、分

解能が低く制限されるため、高速にするときは、各コンパレータを比較的高い電力レベルで動作させる必

要があります。したがって、フラッシュ ADC には、多数の高速コンパレータ（特にサンプリング・レート

が 50 MSPS を超えるとき）を使用し、チップ・サイズが比較的大きい（したがって高価な）ことによる、

分解能の制限や高消費電力などの問題があります。 
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さらに、高速コンパレータに適切なバイアス電流を供給するためには、リファレンス抵抗チェーンの抵抗

値を低く保たなければならないため、電圧リファレンスが非常に大きな電流（通常は 10 mA 以上）を供給

する必要があります。 

どのコンパレータのジャンクション容量も電圧によって変化しますが、信号に依存するこの容量により、

ほとんどのフラッシュ ADC では高入力周波数で有効ビット数が減り、歪みが大きくなります。このため、

ほとんどのフラッシュ・コンバータは、コンバータが与える容量性負荷と入力に発生する高速トランジェ

ントに耐えられる広帯域オペアンプで駆動する必要があります。 

フラッシュ・コンバータでは、特に分解能が 8 ビットを超えると、消費電力は常に重要な検討課題になり

ます。10 ビット、210 MSPS ADC である AD9410 ではインターポレーションと呼ばれる優れた手法を採用

して、フラッシュ・コンバータ・コンパレータのプリアンプの数を最小限に抑え、消費電力を低減（2.1 W）

しています。その手法を図 6.51 に示します（参考資料を参照）。 
 

 
図 6.51: 「補間」フラッシュでは、プリアンプの数が半分で済みます 

 

プリアンプ（A1、A2 など）は、帯域幅が差動ペアのテール電流に比例する低ゲインの gm 段です。正のラ

ンプ入力が、最初はアンプ A1 のリファレンス V1 以下の場合を考えてみましょう。入力信号が V1 に近づ

くと、A1 の差動出力はゼロに近づき（すなわち、A = ）、判定ポイントに達します。A1 の出力は 

LATCH 1 の差動入力を駆動します。入力信号が引き続き正であれば、A も引き続き正となり、  は負に向

かい始めます。補間される判定ポイントは、A =   のときに決まります。入力が正の状態が続くと、 
B =  のときに第 3 の判定ポイントに達します。この新しいアーキテクチャでは、ADC の入力容量が小さ

くなるため、信号レベルとそれに伴う歪みによる容量の変化は最小限に抑えられます。この他、AD9410 
は、AC 直線性を改善するために入力にサンプル&ホールド回路を使用しています。 
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誤差補正機能を内蔵したサブレンジング・パイプライン ADC  
 

基本的な 2 段 N ビットのサブレンジ型 ADC を図 6.52 に示します。この ADC は基本的に次の 2 つの独立し

た変換に基づいています。すなわち、MSB のサブ ADC（SADC）での粗変換（N1 ビット）と、それに続

く LSB のサブ ADC での微細変換（N2 ビット）です。初期のサブレンジング ADC のほとんどは、フラッ

シュ・コンバータをビルディング・ブロックとして使用していましたが、最近の多くの ADC はそれぞれに

応じたアーキテクチャを採用しています。 

変換プロセスは、サンプル&ホールド回路をホールド・モードにしてから、MSB の N1 ビット・サブ ADC
（SADC）の粗変換を開始します。MSB コンバータのデジタル出力は、アナログ入力信号を粗量子化する 
N1 ビットのサブ DAC（SDAC）を駆動します。N1 ビットの SDAC から、保持されているアナログ信号が

減じられて増幅され、さらに N2 ビットの LSB SDAC に送られます。アンプは、この「残差」信号が N2 
SADC の入力範囲を正確に満たすのに十分なゲイン G を提供します。N1 SADC および N2 SADC からの出

力データは出力レジスタにラッチされ、N ビットのデジタル出力コードが生成されます（N = N1 + N2）。 

 
図 6.52: N ビット 2 段のサブレンジング ADC 

 

このシンプルなサブレンジング・アーキテクチャが正常に機能するためには、N1 SADC と N1 SDAC の精

度が（ただし、分解能は N1 ビットのみ）いずれも N ビットよりも高くなければなりません。残差信号の

オフセットとゲインは、N2 SADC の範囲を正確に満たすように調整する必要があります（図 6.53A 参照）。

残差信号が 1 LSB（N2 SADC を基準）を超えてドリフトすると、ミッシング・コードが発生し、残差信号

が X  および Y の範囲外の領域に入ります（図 6.53B 参照）。N1 SADC に非直線性やドリフトがある場合

も、N ビットを基準に 1 LSB を超えるとミッシング・コードが発生します。実際、N1 = 4 ビットおよび  
N2 = 4 ビットとした 8 ビット・サブレンジング ADC では、妥当な動作温度範囲でミッシング・コードが発

生しないように、このアーキテクチャに対して現実的な制限を課しています。 
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図 6.53: N2 サブ SADC の入力における残差波形 

 

段間のアライメントが不適切であれば、図 6.54 に示すように、ADC の伝達関数全体でミッシング・コード

が生じます。残差信号が正のオーバーレンジ（X 領域）に入ると、まずあるコードで「停止」した後、ミ

ッシング・コードが残っている領域を「飛び越え」ます。残差信号が負のオーバーレンジである場合は、

逆のことが起こります。 
 

 
図 6.54: MSB SADC の非直線性または段間の 

ミスアライメントに起因するミッシング・コード 
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サブレンジング手法を使用して 8 ビットを超える高分解能を確実に達成するには、一般にデジタル補正サ

ブレンジング、デジタル誤差補正、オーバーラップ・ビット、冗長ビットなどと呼ばれる手法が使用され

ます。 

サブレンジング ADC のパイプライン段の設計に使用できる 2 つの方法を図 6.55 に示します。図 6.55A は、

段間ゲインを設定し、各段の入力における信号処理の最大許容時間を決めるために段間 T/H（トラック&
ホールド）アンプを使用した、2 つのパイプライン段を示しています。図 6.55B では、適切な量の段間ゲイ

ンと減算機能の設定に乗算型 DAC を使用しています。 

 
図 6.55: 誤差補正機能を備えた 

サブレンジング ADC の汎用パイプライン段 
 

「パイプライン」アーキテクチャという言葉は、クロック・サイクルの任意の時点で、ある段が前段から

のデータを処理できることを表しています。特定のクロック・サイクルの各段階の終了時に、ある段の出

力が T/H 機能を使って次の段に渡され、新しいデータがその段へ渡されます。もちろんこれは、補正ロジ

ックに達するデジタル・データが同じサンプルに対応するように、「パイプライン」内の最終段を除くす

べての段のデジタル出力を該当数のシフト・レジスタに保存しなければならないことを意味します。 

代表的なパイプライン・サブレンジング ADC のタイミング図を図 6.56 に示します。ADC 内のある T/H ア
ンプがホールド・モードに入ったとき、T/H がその前段の T/H から受け取ったサンプルを保持し、前段の 
T/H がトラック・モードに戻るように、T/H アンプへのクロックの位相は段ごとに変化することに注意し

てください。保持されたアナログ信号は、そのパイプライン ADC の最終段に達するまで、段から段へと渡

されていきます（この場合の最終段はフラッシュ・コンバータ）。高サンプリング・レートでの動作時は、

最大限の性能を引き出すために、差動サンプリング・クロックを 50 % のデューティ・サイクルに維持する

ことがきわめて重要です。 
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デューティ・サイクルを 50 % 以外の値にすると、チェーン内のすべての T/H アンプが影響を受けます。あ

るものはトラック時間が最適値より長くなり、あるものはホールド時間が最適値より短くなります。また、

全く逆の状態になる場合もあります。12 ビット、65 MSPS の AD9235 および 12 ビット、210 MSPS の 
AD9430 などの一部の新しいパイプライン ADC は、内部デューティ・サイクルを制御するためのクロッ

ク・コンディショニング回路を搭載していますが、外部のクロック・デューティ・サイクルのある程度の

変動にも対応することができます。 
 

 
図 6.56: パイプライン ADC のクロック関連問題 

 

12 ビット 65 MSPS ADC である AD9235 において、出力データに 7 クロック・サイクルの「パイプライン」

遅延（「レイテンシ」とも呼ばれる）がある場合の影響を図 6.57 に示します。 
 

 
図 6.57. AD9235、12 ビット、65 MSPS ADC における 

代表的なパイプライン ADC のタイミング 
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パイプライン遅延は、段数と、ADC 固有のアーキテクチャの関数になります。サンプル・クロックと出力

データのタイミングとの詳しい関係については、常にデータシートを確認する必要があります。多くのア

プリケーションでは、パイプライン遅延が問題となることはありませんが、ADC が帰還ループの内側にあ

る場合は、パイプライン遅延によってシステムが不安定になる可能性があります。パイプライン遅延は、

マルチプレクサを使ったアプリケーションや、「シングルショット」モードで ADC を動作させた場合にも

問題となることがあります。このようなアプリケーションには、逐次比較型などの他の ADC アーキテクチ

ャのほうが適しています。  

誤差補正機能を備えたパイプライン ADC は、広いダイナミック・レンジと低歪みを必要とする現在の 
ADC ではごく一般的になっています。パイプライン ADC を設計する方法は多数あるので、ここではそれ

らのトレードオフの一部を見ていきましょう。それぞれが k ビットの同一段で設計されたパイプライン 
ADC を図 6.58A に示します。このアーキテクチャは各段で同じコア・ハードウェアを使用しており、他に

も利点はいくつかありますが、最大限の性能を得るには ADC を最適化する必要があります。このアーキテ

クチャの最も単純な形（k = 1）を図 6.58B に示します。 
 

 
図 6.58: 同一段を持つ基本的なパイプライン ADC 

 

12 ビット・レベルでの性能を最適化するには、例えば、図 6.59 に示すようなマルチビットのフロント・エ

ンドとバック・エンドの ADC を備えた、1 段あたり 1 ビットのパイプライン構成を使用するのが一般的で

す。 

それほど一般的ではないものの、再循環サブレンジング ADC という誤差補正機能付きサブレンジング・ア

ーキテクチャもあります。この考え方は前述の誤差補正機能付きサブレンジング・アーキテクチャと似て

いますが、このアーキテクチャでは、スイッチとプログラマブル・ゲイン・アンプ（PGA）を使って、残

差信号が ADC と DAC の 1 段を再循環するようにします。 
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この方法で大きな問題となるのは PGA です。PGA のゲイン帯域幅積により、高ゲインでの周波数応答が制

限されます。さまざまなゲインのマッチングも問題になる可能性があります。 
 

 
図 6.59: マルチビットと 1 ビットのパイプライン・コアの組み合わせ 

 

 
図 6.60: Kinniment らによる 1966 年の  

7 ビット、9 MSPS 再循環式パイプライン ADC アーキテクチャ 
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シリアル・ビット・パー・ステージ・バイナリ型とグレイ・コード型（フォールディング）ADC  
 

1 ビットあたり 1 段で A/D 変換を実行するアーキテクチャにはさまざまなものがあります。全体の考え方

を図 6.61 に示します。実際、1 段ごとに 1 ビットを出力する誤差補正なしの多段サブレンジング ADC も、

前述のとおりアーキテクチャの 1 つです。この手法では、変換の全サイクルで入力信号を一定に保つ必要

があります。N 段のそれぞれにビット出力と残差出力があります。ある段の残差出力が次の段への入力に

なります。最後のビットは、図に示すように 1 個のコンパレータで検出されます。 
 

 
図 6.61: 一般的なビット・パー・ステージ ADC のアーキテクチャ 

 

 
図 6.62: バイナリ ADC における 1 段の伝達関数 
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1 シングル・バイナリ・ビットの変換を実行する基本的な段を図 6.62 に示します。この段は、ゲイン 2 の
アンプ、コンパレータ、および 1 ビット DAC で構成されます。これが ADC の第 1 段であるとします。

MSB は単に入力の極性で、コンパレータはこれを検出し、1 ビット DAC も制御します。1 ビット DAC の
出力は、ゲイン 2 のアンプの出力と足し合わされます。得られた残差出力は次の段に印加されます。回路

の動作をよく理解できるように、図には ADC の範囲全体（–VR ～ +VR）を移動するリニア・ランプ入力電

圧の場合の残差出力を示しています。残差出力の極性によって、次の段のバイナリ・ビット出力が決まる

ことに注意してください。 

簡略化した 3 ビットのシリアル・バイナリ形式の ADC を図 6.63 に、残差出力を図 6.64 に示します。ここ

でも、–VR ～ +VR を範囲とするリニア・ランプ入力電圧の場合を示しています。それぞれの残差出力信号

には、コンパレータの状態の変化により DAC が切り替わるポイントに対応した不連続点が存在します。こ

のアーキテクチャの基本的な問題は、残差出力波形における不連続性です。これらのトランジェントがす

べての段を伝播し、最終的なコンパレータ入力でセトリングするには、十分なセトリング時間が必要です。

いま示したように、このアーキテクチャが高速で動作する見込みはあまりありません。しかし、本セクシ

ョンで前述した 1.5 ビットのパイプライン・アーキテクチャを使うと、高速動作の可能性がはるかに高ま

ります。 
 

 
図 6.63: バイナリ出力付き 3 ビット・シリアル ADC 

 

B. D. Smith は論文でバイナリ方式について考察していますが、絶対値アンプ（振幅アンプ、または単に 
MagAMPs™）をベースとするさらに優れたビット・パー・ステージ・アーキテクチャについても述べてい

ます。この方式は、シリアル・グレイ（出力コードがグレイ・コードであるため）、または伝達関数の形

状からフォールディング・コンバータとしばしば呼ばれています。最初のグレイ・コード出力を生成する

伝達関数を用いて変換を実行すると、残差出力波形における不連続点を最小限に抑えられるという利点が

あり、バイナリ手法よりもずっと高速に動作する可能性があります。 
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図 6.64: 3 ビット・バイナリ・リップル ADC の入力波形と残差波形 

 

基本的なフォールディング段の機能を、伝達関数とともに図 6.65 に示します。この段への入力を、範囲が 
–VR ～ +VR のリニア・ランプ電圧とします。コンパレータは入力信号の極性を検出し、この段のグレイ・

ビットを出力します。また、段全体のゲインが +2 か –2 かを判別します。リファレンス電圧 VR はスイッチ

出力と加算されて、次の段に印加される残差信号を生成します。残差信号の極性により、次の段のグレ

イ・ビットが決まります。フォールディング段の伝達関数も図 6.65 に示します。 
 

 
図 6.65: フォールディング段の機能的等価回路 
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3 ビットの MagAMP フォールディング ADC を図 6.66 に、対応する残差波形を図 6.67 に示します。バイナ

リ・リップル ADC の場合と同様、ある段の残差出力信号の極性により次の段のグレイ・ビットの値が決ま

ります。第 1 段への入力の極性がグレイ・コードの MSB を決定します。R1 出力の極性によってグレイ・

コードのビット 2 が決まり、R2 出力の極性によってグレイ・コードのビット 3 が決まります。バイナリ・

リップル ADC と異なり、フォールディング段の残差出力波形のいずれにも急峻な遷移が見られないことに

注目してください。このため、高速動作がきわめて容易になります。 
 

 
図 6.66: 3 ビット・フォールディング ADC のブロック図 

 

 
図 6.67: 3 ビット・フォールディング ADC の入力と残差波形 
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現在の IC 回路設計では、電流ステアリング・オープンループ・ゲイン技術を用いて伝達関数を実装してお

り、回路をはるかに高速に動作させることができます。完全差動段（SHA を含む）でも、速度と低歪みが

得られ、薄膜抵抗レーザ・トリミングを行わなくても 8 ビット精度のフォールディング段が可能になりま

す。 

完全差動でゲイン 2 倍の MagAMP フォールディング段の例を図 6.68 に示します。差動入力信号は、エミッ

タ縮退差動ペアの Q1、Q2、およびコンパレータに印加されます。この差動入力電圧は、Q1、Q2 のコレク

タに流れる差動電流に変換されます。+IN が –IN より大きい場合、カスコード接続されたトランジスタ Q3、
Q6 はオンになり、Q4、Q6 はオフになります。したがって、差動信号電流は Q3、Q6 のコレクタを通って

レベルシフト・トランジスタ Q7、Q8、および出力負荷抵抗に流れ、+OUT と –OUT 間に差動出力電圧を生

じます。この回路全体の差動電圧ゲインは 2 となります。 

+IN が –IN より小さい（差動入力電圧が負の）場合は、コンパレータは段を変え、Q4、Q5 がオン、Q3、
Q6 がオフになります。差動信号電流は Q5 から Q7 に、また Q4 から Q8 に流れるため、差動出力において

正の差動入力電圧と同じ極性を維持します。必要なオフセット電圧は、電流 IOFF を Q7 のエミッタ電流に

加え、さらにそれを Q8 のエミッタ電流から差し引くことによって得られます。 

この段の差動残差出力電圧は次の段の入力を駆動し、コンパレータ出力がこの段のグレイ・コード出力と

なります。 
 

 
図 6.68: 最新の電流ステアリング MagAMP 段 
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MagAMP アーキテクチャは低消費電力で、これまでフラッシュ・コンバータが主導してきたサンプリン

グ・レート程度にまで拡張することができます。例えば、8 ビット、200 MSPS ADC である AD9054A を図 
6.69 に示します。最初の 5 ビット（グレイ・コード）は、5 段の差動 MagAMP 段から得られます。5 段目

の MagAMP 段の差動残差出力は、1 個のコンパレータではなく 3 ビットのフラッシュ・コンバータを駆動

します。 

5 段の MagAMP のグレイ・コード出力と 3 ビット・フラッシュのバイナリ・コード出力はラッチされ、す

べてがバイナリに変換されて、出力データ・レジスタで再びラッチされます。データ・レートが高いため、

デマルチプレクス出力を選択できます。 
 

 
図 6.69: 8 ビット、200 MSPS ADC AD9054A の機能図 
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計数型および積分型 ADC アーキテクチャ 
 

計数ベースの ADC は高速アプリケーションにはあまり適していませんが、特に積分手法と組み合わせると、

高分解能、低周波のアプリケーションに最適です。 
 

 
図 6.70: A. H. Reeves による 5 ビットの計数型 ADC 

 

計数型 ADC 技術（図 6.70 参照）は、基本的に、サンプリング・パルスを使ってアナログ信号のサンプル

を取り込み、R/S フリップフロップをセットし、同時にランプ電圧の制御を開始するものです。このラン

プ電圧は入力と比較され、等しい場合は R/S フリップフロップをリセットするパルスが生成されます。フ

リップフロップの出力はサンプリングの時に発生するパルスで、その幅はアナログ信号に比例します。こ

のパルス幅変調（PWM）パルスはゲート付き発振器を制御し、ゲート付き発振器からのパルス数はアナロ

グ信号の量子化値を表します。このパルス列は、カウンタを駆動することによって容易にバイナリ・ワー

ドに変換することができます。Reeves のシステムでは、600 kHz のマスター・クロックが使用され、1/100 
の分周器が 6 kHz のサンプリング・パルスを生成しました。このシステムは 5 ビット・カウンタを使用し

ているため、（サンプリング・パルス間の 100 カウントのうち）31 カウントがフルスケール信号になりま

す。この技術を高分解能に拡張すると、間違いなく分解能を高めることができます。 
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電荷放電型 ADC（電荷積分型 ADC の一種） 
 

図 6.71 に示す電荷放電型 ADC アーキテクチャでは、まずアナログ入力をサンプリングし、その電圧を固

定コンデンサに蓄積します。次にコンデンサを定電流源で放電させ、完全放電に要する時間をカウンタで

測定します。この手法では、全体の精度が、コンデンサと電流源の大きさに加え、タイムベースの精度に

依存することに注意してください。 
 

 
図 6.71: 電荷放電型 ADC 

 
ランプ上昇型 ADC 
 

図 6.72 に示すランプ上昇型アーキテクチャでは、ランプ・ジェネレータが変換サイクルの開始時に始動し

ます。次に、カウンタはランプ電圧がアナログ入力電圧に等しくなるまでに要する時間を測定します。し

たがって、カウンタ出力はアナログ入力の値に比例します。別の方法（図 6.72 に点線で表示）では、ラン

プ電圧ジェネレータが、カウンタ出力によって駆動される DAC で置き換えられます。ランプを使用する利

点は、ADC は常に単調増加性ですが、ADC の代わりに DAC を使用すると、全体的な単調増加性が DAC 
によって決まることです。 

ランプ型 ADC の精度は、ランプ・ジェネレータ（または DAC）と発振器の精度に依存します。 
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図 6.72: ランプ型 ADC 
 
トラッキング ADC 
 

図 6.73 に示すトラッキング ADC アーキテクチャでは、入力信号と入力信号を再現した信号を逐次比較し

ます。アップ／ダウン・カウンタはコンパレータ出力によって制御されます。アナログ入力が DAC の出力

を超えると、それらが等しくなるまでカウンタはカウント・アップされます。DAC の出力がアナログ入力

を超えると、それらが等しくなるまでカウンタはカウント・ダウンされます。もちろん、アナログ入力の

変化速度が遅くても、カウンタは追従するので、デジタル出力は常に正しい値に近い値となります。アナ

ログ入力が突然大きくステップ変化すると、出力が再び有効になるまでに数百または数千のクロック・サ

イクルが必要です。したがって、トラッキング ADC はゆっくりと変化する信号には直ちに応答しますが、

急速に変化する信号への遅く応答は遅くなります。 

上述の簡単な解析では、アナログ入力と DAC 出力がほぼ等しい場合の ADC の挙動は無視しています。こ

の挙動はまさにコンパレータとカウンタの性質に依存します。コンパレータが単純なものであれば、DAC 
の出力は、アナログ入力のすぐ上からそのすぐ下まで 1 LSB だけ循環し、もちろんデジタル出力も同様に

なるため、1 LSB のフリッカーが発生します。このような場合は、アナログ入力の値にかかわらず、クロ

ック・サイクルごとに出力がステップするため、マーク／スペース比が常に 1 となることに注意してくだ

さい。つまり、デジタル出力の平均値を取っても、オーバーサンプリングによって分解能を改善できる見

込みはないことになります。 
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図 6.73: トラッキング ADC 

 

ウィンドウの幅が 1 LSB ～ 2 LSB のウィンドウ・コンパレータを使用すれば、構成はより適切になります

が、複雑さは増します。DAC 出力が大きいか小さいとき、システムは前述のように動作しますが、DAC 
出力がウィンドウ内にあると、カウンタは停止します。この構成では、DAC の DNL により、1 LSB のコー

ド変化に対して DAC 出力がウィンドウ内をステップ変化することがなければ、フリッカーは除去されます。 

トラッキング ADC はあまり一般的ではありません。ステップ応答が遅いため、多くのアプリケーションに

は適していませんが、1 つだけ利点があります。それは、出力を継続的に得られることです。ほとんどの 
ADC は変換を実行します。すなわち、（おそらく内部で生成される）「変換開始」コマンドを受け取ると、

変換を実行し、一定の遅延後に結果を出力します。アナログ入力の変化速度が遅ければ、トラッキング 
ADC の出力は常時得られます。これは、S/D コンバータおよび R/D コンバータ（SDC および RDC）にお

いて重要であり、トラッキング ADC が最も使用されることの多いアプリケーションです。トラッキング 
ADC のもう 1 つの重要な特性は、アナログ入力で高速トランジェントが発生しても、出力が 1 カウントし

か変化しないことです。これは、ノイズの多い環境では非常に有用です。トラッキング ADC と逐次比較型 
ADC の類似点に注目してください。アップ／ダウン・カウンタを SAR ロジックに置き換えると、逐次比

較型 ADC のアーキテクチャになります。 
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V/F コンバータ（VFC） 
 

V/F コンバータ（VFC）は、周波数が制御電圧に線形比例する発振器（高精度 VCO）です。VFC／カウン

タ型 ADC は単調増加性を備え、ミッシング・コードがなく、ノイズを積分し、消費電力はごくわずかです。

VFC は小型、安価、低消費電力で、被験対象（患者、野生動物、砲弾など）に搭載し、テレメトリ・リン

クを使ってカウンタと通信させることができるため、テレメトリ・アプリケーションにも非常に有用です

（図 6.74 参照）。 

VFC のアーキテクチャとしては、電流ステアリング・マルチバイブレータ型 VFC とチャージ・バランス

型 VFC の 2 種類がよく見られます。チャージ・バランス型 VFC は、非同期式または同期（クロック）式

で作成できます。よく使われている 555 タイマーなど、VFO（可変周波数発振器）のアーキテクチャは他

にも多数ありますが、VFC の重要な特長は直線性です。優れた直線性を持つ VFO は多くありません。  
 

 
図 6.74: V/F コンバータ（VFC）と周波数カウンタで構成された 

低コスト、多用途、高分解能の ADC 
 

電流ステアリング・マルチバイブレータ型 VFC は、実際には VFC ではなく電流–周波数コンバータですが、

実際の回路では、入力に必ず V/I コンバータが組み込まれています（図 6.75 参照）。動作原理は明らかで

す。すなわち、閾値に達するまでコンデンサから電流が放電され、コンデンサの端子が入れ替わると、こ

の半サイクルが繰り返し実行されます。コンデンサ両端の波形は線形の三角波ですが、グラウンドを基準

とした端子の波形は、どちらも図示している波形より複雑になります。 

このタイプの実用的な VFC は、ADC ではミッシング・コードなしで高分解能で使用できますが、約 14 ビ
ットの直線性と、それと同等の安定性を備えています。性能限界は、コンパレータのスレッショルド・ノ

イズ、スレッショルド温度係数に加え、コンデンサ（通常はディスクリート部品）の安定性や誘電体吸収

（DA）によって規定されます。この図に示すコンパレータ／電圧リファレンスの構成は、使用される実際

の回路というよりは実行される機能を表しており、スイッチングと高度に統合されているため、解析が困

難です。 
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図 6.75: 電流ステアリング型 VFC 

 

このタイプの VFC はシンプル、安価、低消費電力であり、ほとんどが広範囲の電源電圧で動作します。こ

れらは、低コストで中程度の精度（12 ビット）の ADC やデータ・テレメトリのアプリケーションに最適

です。 

図 6.76 に示すチャージ・バランス型 VFC は、より複雑で、電源電圧条件と電流条件が厳しく、より高精度

です。16 ビット～ 18 ビットの直線性が可能です。 
 

 
図 6.76: チャージ・バランス型 V/F コンバータ（VFC） 
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図 6.76 に示すように、積分コンデンサは信号から充電されます。これがコンパレータの閾値を超えると、

コンデンサから一定の電荷が除去されますが、放電中も入力電流が流れ続けるため、入力電荷は失われま

せん。この一定の電荷量は、高精度電流源と高精度の単安定マルチバイブレータのパルス幅によって定義

されます。したがって、出力パルス・レートは、積分器が入力から充電される速度に正確に比例します。 

低周波数では、この VFC の性能の限界は、電流源の安定性と（特に単安定コンデンサに依存する）単安定

素子のタイミングによって決まります。積分コンデンサの絶対値と温度安定性は精度には影響しませんが、

漏れ電流や誘電体吸収（DA）には影響します。高周波数では、積分器のスイッチング・トランジェントや、

パルスの終了直後に単安定マルチバイブレータが再トリガされるときの精度などの二次効果が精度および

直線性に悪影響を及ぼします。 

電流源のチェンジオーバー・スイッチが積分器のトランジェント問題を解決します。古い VFC の設計で一

般的なオン／オフ・スイッチの代わりにチェンジオーバー・スイッチを使用することにより以下が解決し

ます。（a）高精度電流源のオン／オフ・トランジェントがなくなります。（b）積分器の出力段の負荷が

一定になります。電流源からの電流は、ほとんどの場合出力段に直接流れます。チャージ・バランス時も

出力段に流れますが、積分コンデンサを通ります。 

高精度の単安定マルチバイブレータの安定性とトランジェント特性動作には他にも問題がありますが、単

安定マルチバイブレータをクロック同期双安定マルチバイブレータに置き換えることで回避できます。こ

の構成は同期 VFC あるいは（SVFC）として知られています（図 6.77 参照）。 
 

 
図 6.77: 同期 VFC（SVFC） 
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図 6.76 の回路との違いはほんのわずかですが、この場合はチャージ・バランス・パルスの長さが外部クロ

ックの 2 つの連続するエッジによって定義されます。このクロックのジッタが小さい場合、電荷は非常に

正確に定義されます。出力パルスもクロックに同期します。このタイプの SVFC は、最大 18 ビットの直線

性と優れた温度安定性を備えています。 

同期データ転送のほうが非同期データ転送よりも扱いやすいことが多いため、この同期動作は多くのアプ

リケーションにおいて有用です。しかし、このことは、SVFC の出力に従来の VFC のような純音（もちろ

ん高調波を伴う）ではなく、クロック周波数の高調波成分が含まれることを意味します。オシロスコープ

での SVFC の出力表示は特に誤解を招きやすく、よく混乱を生じます。VFC で入力を変化させると出力周

波数はスムーズに変化しますが、SVFC で変化させると前の出力パルスの N と N+1 番目のクロック・サイ

クルまでの出力パルスの確率密度が変化します。これが、重大なジッタやデバイス・エラーであると誤っ

て解釈されることがしばしばあります（図 6.78 参照）。 

SVFC のもう 1 つの問題は、クロック周波数に関わる出力周波数の非直線性です。SVFC の伝達特性を調べ

ると、図 6.79 に示すように、クロック周波数 FC の低調波付近に非線形性があることがわかります。これ

らは、FC/3、FC/4、FC/6 に見られます。これは、チップ上の（および回路レイアウト内）の浮遊容量と、ク

ロック信号が SVFC コンパレータに結合することが原因で、このためデバイスは、インジェクション・ロ

ック方式のフェーズ・ロック・ループ（PLL）として動作します。この問題は SVFC にとって本質的なも

のですが、それほど重大ではありません。回路カードのレイアウトが良好で、クロック振幅や dv/dts が極

力低く保たれていれば、伝達特性に不連続性が生じる影響はありますが、FC/3 および FC/4 で 8 LSB 未満で

あり、他の低調波ではもっと小さくなります。発生する周波数がわかっているので、多くは許容範囲内で

す。もちろん、回路レイアウトやデカップリングが不適切であれば、影響がはるかに大きくなる可能性が

ありますが、それは設計のせいであって、SVFC 自体の責任ではありません。 
 

 
図 6.78: VFC と SVFC の波形 
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図 6.79: SVFC の非線形性 

 

基本的な VFC は量子化されませんが、SVFC が量子化されるのは確かです。分解能はカウンタのクロック

によっても制限されるため、カウンタ／VFC 型 ADC の分解能のほうがカウンタ／SVFC 型 ADC よりも高

い（非線形性を無視して）ことは、上記からはわかりません。 

VFC に大きな入力があると、すぐに実行され（短時間のカウントで）良好な分解能が得られますが、低速

の VFC では妥当なサンプル時間で良好な分解能を得ることは困難です。このような場合、VFC 出力の周期

を測定するほうが現実的かもしれませんが（これは SVFC では有効でありません）、当然ながら、入力

（および周波数）が増加するにつれてシステムの分解能は低下します。しかし、カウンタ／タイマーを

「スマートな」構成にすると、おおよその VFC 周波数と、1 サイクルではなく N サイクル（N の値はおお

よその周波数によって決定される）の正確な期間を測定することが可能となり、広い入力範囲にわたって

高分解能を維持できます。1986 年にリリースされたモジュラー ADC の AD1170 はこのアーキテクチャの一

例です。 

VFC には、ADC の部品として以上の用途があります。出力はパルス・ストリームなので、広範囲の伝送媒

体（PSN、ラジオ、光学、IR、超音波など）を介して容易に送信できます。この出力をカウンタが受信す

る必要はありませんが、周波数／電圧コンバータ（FVC）として構成されるもう 1 つの VFC で受信する必

要があります。これによりアナログ出力が得られるため、VFC - FVC の組み合わせは、アイソレーション

障壁を越えて高精度のアナログ信号を送信する非常に有益な方法です。 
  

◆ NONLINEARITIES CAUSED BY
INJECTION LOCKING DUE TO CLOCK
FEEDTHROUGH

◆ SHOULD ONLY BE 6-8 LSBs AT
18-BITS WITH PROPER LAYOUT AND
DECOUPLING

◆ NONLINEARITIES OCCUR AT
SUBHARMONICS OF THE CLOCK,
WHERE FS = FCLOCK/2



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.2: A/D コンバータのアーキテクチャ 

6.73 
 

 
 
デュアルスロープ／マルチスロープ ADC 
 

デュアルスロープ ADC アーキテクチャは、デジタル・ボルトメータ（DVM）などの高分解能アプリケー

ション向けの ADC における真のブレークスルーでした。簡略図を図 6.80 に、積分器の出力波形を図 6.81 
に示します。 
 

 
図 6.80: デュアルスロープ ADC 

 

 
図 6.81: デュアルスロープ ADC の積分器の出力波形 

 

入力信号が積分器に印加されると同時にカウンタが開始し、クロック・パルスがカウントされます。所定

時間（T）の後、逆極性のリファレンス電圧が積分器に印加されます。その時点で、積分コンデンサに蓄

積された電荷は、時間 T における入力の平均値に比例します。 
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リファレンスを積分すると、傾きが VREF/RC の逆向きのランプ電圧になります。同時に、カウンタは再び 
0 からカウントされます。積分器出力がゼロに達するとカウントが停止し、アナログ回路がリセットされ

ます。取得した電荷は VIN · T に比例し、等量の失われた電荷は VREF · tx に比例するため、フルスケール・

カウントに対するカウント数は tx/T または VIN/VREF に比例します。カウンタの出力が 2 進数であれば、入

力電圧の表示はバイナリになります。 

デュアルスロープ積分には多くの利点があります。変換の精度は、容量とクロック周波数のいずれにも依

存しません。それは、これらがアップスロープとダウンスロープに同じ比率で影響するためです。 

入力信号の積分期間を固定すると、周期が積分時間 T に等しいかその約数であるアナログ入力で、ノイズ

周波数が除去されます。したがって、T を適切に選択することによって、50 Hz または 60 Hz ラインのリッ

プルを大幅に除去することができます（図 6.82 参照）。 

バイアス電流および積分アンプとコンパレータのオフセット電圧に起因する誤差とゲイン誤差は、追加の

充放電サイクルで「ゼロ」と「フルスケール」を測定し、その結果を使用してクワッド・スロープ・アー

キテクチャと同様に初期測定値をデジタル補正することにより、キャンセルできます。 
 

 
図 6.82: 積分型 ADC の周波数応答 
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トリプルスロープ・アーキテクチャは、デュアルスロープの利点を保持していますが、複雑さを増しなが

らも変換速度を大幅に向上させています。この変換速度の向上は、高速と「バーニア（副尺）」である低

速の 2 つの異なる速度でリファレンス積分（ランプ・ダウン）を実行することで得られます。カウンタも

同様に、MSB 用と LSB 用の 2 つのセクションに分かれています。適切に設計されたトリプルスロープ・コ

ンバータは、デュアルスロープ ADC 関連の直線性、微分直線性、および安定性の特性を維持しながら、速

度を大幅に向上させることができます。 
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R/D コンバータ（RDC）とシンクロ 
 

工作機械やロボットのメーカーは、正確な角度や回転情報を提供するために、レゾルバやシンクロにます

ます注目するようになっています。これらのデバイスは、小型、長期信頼性、絶対位置測定、高精度、低

ノイズ動作を必要とする要求の厳しい工場用途に優れています。 

代表的なシンクロおよびレゾルバを図 6.83 に示します。シンクロとレゾルバのいずれも、固定ステーター

内で回転する 1 巻線のローターを使用します。単純なシンクロの場合、ステーターは 120° 間隔で配置した 
3 つの巻線を持ち、Y 結線で電気的に接続されます。レゾルバは、ステーターが 90° に配置された巻線を  
2 つしか持たない点でシンクロとは異なります。 
 

 
図 6.83: シンクロとレゾルバ 

 

シンクロには 120° 間隔のステーター・コイルが 3 つあるため、レゾルバよりも製造が困難で、コストがか

さみます。現在、シンクロの使用は、特定の軍事アプリケーションや航空機の改修アプリケーション以外

では減少しています。 

対照的に、最新のレゾルバには、トランスを使用してステーターからローターにローター信号を結合する

ブラシレス式が登場しています。このトランスの 1 次巻線はステーター上にあり、2 次巻線はローター上

にあります。レゾルバには、信号をローターの巻線に結合するのに、従来型のブラシやスリップ・リング

を使用するものもあります。ブラシレス・レゾルバはシンクロよりも頑丈です。これは、壊れたり外れた

りするブラシがなく、ベアリング以外に寿命を制限するものがないからです。ほとんどのレゾルバは、 
2 V ～ 40 V rms の電圧、および 400 Hz ～ 10 kHz の周波数での動作に対して仕様が規定されています。角度

の精度は 5 分～ 0.5 分の範囲です。（1 度は 60 分、1 分は 60 秒です。 
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したがって、1 分は 0.0167 度になります）。 

シンクロとレゾルバは、動作時は回転するトランスに似ています。ローターの巻線は、数 kHz までの周波

数で AC リファレンス電圧によって励磁されます。ステーターの巻線に誘起される電圧の大きさは、ロー

ターのコイル軸とステーターのコイル軸間の角度のサイン、に比例します。シンクロの場合、ステーター

端子の任意のペアの両端に誘起される電圧は、接続された 2 つのコイル間の電圧のベクトル和になります。 

例えば、シンクロが、ローター端子 R1 と R2 間のリファレンス電圧 Vsin t で励起されると、ステーター

の端子には次のような形の電圧が生じます。 
 

S1 ～ S3 = V sint sin 式 6.1 

S3 ～ S2 = V sint sin ( + 120º) 式 6.2 

S2 ～ S1 = V sint sin ( + 240º) 式 6.3 
 

ここで、 は軸の角度です。 

レゾルバの場合、ローターの AC リファレンス電圧を Vsint とすると、ステーターの端子電圧は次式のと

おりです。 
 

S1 ～ S3 = V sint sin 式 6.4 

S4 ～ S2 = V sint sin( + 90º) = V sint cos 式 6.5 
 

3 線式シンクロの出力は、スコット T トランスを使用してレゾルバ相当の形式に容易に変換できることに

注意してください。したがって、次の信号処理例はレゾルバの構成のみを説明しています。 

代表的な R/D コンバータ（RDC）の機能を図 6.84 に示します。レゾルバの 2 つの出力は、コサイン乗算器

とサイン乗算器に印加されます。これらの乗算器には、サインおよびコサインのルックアップ・テーブル

が組み込まれており、乗算型 DAC として機能します。アップ／ダウン・カウンタの現在の状態が試行角度 
 を表すデジタル番号であると仮定することから始めます。コンバータは、デジタル角度、 が測定対象

のアナログ角度  と等しくなるよう追従しながら逐次調整します。レゾルバのステーター出力電圧は次式

のように表すことができます。 
 

V1 = V sint sin 式 6.6 

V2 = V sint sin 式 6.7 
 

ここで、 はレゾルバのローター角度です。デジタル角度  はコサイン乗算器に与えられ、そのコサイン

に V1 が乗じられて次項が生成されます。 
 

V sint sin cos 式 6.8 
 

デジタル角度  はサイン乗算器に与えられ、それに V2 が乗じられて次項が生成されます。 
 

V sint cos sin 式 6.9 
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図 6.84: R/D コンバータ（RDC） 

 

これらの 2 つの信号は誤差アンプによって相互に減算され、次式の AC 誤差信号を生成します。 
 

V sint [sin cos – cos sin] 式 6.10 
 

単純な三角関数の恒等式を適用すると、これは次のようにまとめられます。 
 

V sint [sin ( –)] 式 6.11 
 

検出器はレゾルバのローター電圧をリファレンスとして、この AC 誤差信号を同期復調します。この結果、

sin(–) に比例する DC 誤差信号が得られます。 

この DC 誤差信号は積分器に入力され、その出力が電圧制御発振器（VCO）を駆動します。さらに VCO に
よりアップ／ダウン・カウンタが次のようになるように、適切な方向にカウントを行います。 
 

Sin ( – ) → 0 式 6.12 
 

つまり、次のようになります。 
 

 –  → 0 式 6.13 
 

したがって、次のようになって 1 カウント以内に収まります。 
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 =  式 6.14 
 
 

この結果、カウンタのデジタル出力  は角度  を表すことになります。ラッチにより、ループのトラッキ

ングを中断することなく、このデータを外部に転送することができます。 

この回路は、実質的に 2 つの積分器を持つので、いわゆるタイプ 2 のサーボ・ループと同等になります。 
1 つはカウンタで、パルスを蓄積します。もう 1 つは検出器の出力にある積分器です。回転速度入力が一

定のタイプ 2 のサーボ・ループでは、出力のデジタル・ワードが連続的に追従するか、あるいは入力を追

跡します。この際、外部からの変換コマンドは不要で、デジタル出力ワードと実際のシャフト角度間に定

常的な位相遅れはありません。誤差信号は加速時または減速時にのみ現れます。 

さらに補足すると、トラッキング RDC では、シャフトの回転速度に正比例したアナログ DC 出力電圧が得

られます。これは、速度をサーボ・システムの安定化項として測定または使用する場合に便利な機能であ

り、タコメータが不要になります。 

RDC の動作は入力信号の振幅間の比にのみ依存するため、レゾルバに接続されるラインの減衰が性能に大

きな影響を与えることはありません。同様の理由から、波形歪みからの影響を大きく受けることもありま

せん。実際、入力信号に 10 % もの高調波歪みがあっても動作することができます。一部のアプリケーショ

ンでは、実際に方形波のリファレンスを使っていますが、追加誤差はほとんど生じません。 

したがって、トラッキング ADC は RDC として最適です。逐次比較型などの他の ADC アーキテクチャも使

用できますが、このアプリケーションにはトラッキング・コンバータが最も高精度で効率的です。 

トラッキング・コンバータはその誤差信号を二重に積分するため、高度なノイズ耐性（オクターブあたり 
12 dB のロールオフ）が得られます。ある与えられたノイズ・スパイクでの正味面積は誤差となります。

しかし、誘導結合された標準的なノイズ・スパイクは、立上がり波形と立下がり波形が等しくなります。

その結果、積分すると正味の誤差信号がゼロになります。これにより得られるノイズ耐性に加え、コンバ

ータが電圧降下の影響を受けにくいことから、コンバータをレゾルバからかなり離れた場所に配置するこ

とができます。検出器は広帯域ノイズなどのリファレンス周波数にない信号を除去するため、ノイズ除去

性能がさらに向上します。 

AD2S90 は、アナログ・デバイセズが提供する多くの積分型 RDC の 1 つです。大まかなアーキテクチャは

図 6.83 のアーキテクチャと同様です。S/D コンバータと R/D コンバータの詳細については、参考資料を参

照してください。 

シンクロとレゾルバについては、第 3 章（3.1 ）でも説明しています。 
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6.3: シグマ・デルタ・コンバータ 
 
歴史的考察 
 

シグマ・デルタ（）ADC のアーキテクチャの起源は、パルスコード変調（PCM）システム、具体的に

はデルタ変調や差分 PCM と呼ばれる伝送技術関連のシステムの初期の開発段階にあります。（Δ ADC の
歴史および概念に関する Max Hauser の優れた解説が、参考資料 1 に記載されています）。 

デルタ変調および差分 PCM の推進力となったのは、実際のサンプル自体ではなく、連続サンプル間の値の

変化分（デルタ）を伝送することで、伝送効率を高めたことでした。 

デルタ変調では、図 6.85A に示すように、アナログ信号は 1 ビット ADC（コンパレータ）により量子化さ

れます。コンパレータの出力は、1 ビット DAC によりアナログ信号に変換されて戻され、積分器を通過し

た後に入力から減算されます。アナログ信号の形状は次のように送信されます。すなわち、1 は最後のサ

ンプル以降に正の偏位が発生したことを示し、0 は最後のサンプル以降に負の偏位が発生したことを示し

ます。 
 

 
図 6.85: デルタ変調と差分 PCM 

 

アナログ信号を固定 DC レベルに一定時間保持すると、0 と 1 が交互に現れるパターンが得られます。 
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差分 PCM（図 6.85B 参照）も全く同じ概念を利用しますが、送信された情報を取り出すのにコンパレータ

ではなくマルチビット ADC を使用する点のみ異なることに注意が必要です。 

発生する同一符号のパルス数には制限がないので、デルタ変調システムではあらゆる振幅の信号を追従で

きます。理論的にはピークのクリッピングはありません。しかし、デルタ変調には理論上、アナログ信号

の急激な変化は認められないという制約があります。傾斜クリッピングの問題点を図 6.86 に示します。こ

こでは、サンプリングの都度、正の偏位が見られますが、アナログ信号が急激に上昇しており、量子化器

は追従できていません。 
 

 
図 6.86: デルタ変調を用いた量子化 

 

スロープ・クリッピングは、量子化ステップ・サイズを大きくするか、またはサンプリング・レートを上

げることにより、低減できます。差分 PCM はマルチビット量子化器を使用して、複雑さは増すものの、量

子化ステップ・サイズを効果的に増加させます。テストにより、デルタ変調で標準的な PCM と同等の品質

を得るには、ナイキスト・レートの 2 倍に対して、非常に高いサンプリング・レート、通常は目的の最高

周波数の 20 倍が必要であることがわかっています。 

こうした理由から、デルタ変調と差分 PCM が広く普及することはありませんでしたが、デルタ・モジュレ

ータを若干変更するだけで、今日使用されている最も一般的な高分解能 ADC アーキテクチャの 1 つである

基本の Δになります。 

基本的なシングル・ビットおよびマルチビットの 1 次 Δ ADC アーキテクチャを、図 6.87A と図 6.87B に
それぞれ示します。積分器が誤差信号に対して動作していたのに対して、デルタ・モジュレータでは、積

分器が帰還ループ内にあることに注目してください。基本的なオーバーサンプリングの Δ モジュレータ

は、量子化ノイズのほとんどが対象帯域外で発生するようにノイズをシェーピングして、低周波における

総合的な S/N 比を増加させます。そして、デジタル・フィルタが対象帯域外のノイズを除去し、デシメー

タが出力データ・レートをナイキスト・レートまで低減します。 
 

  

SLOPE OVERLOAD
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図 6.87: シングル・ビットとマルチビットのシグマ・デルタ ADC 

 

Δ ADC IC は、特に高分解能、低周波アプリケーションにおいて、他のアーキテクチャよりいくつかの点

で優れています。第一に、シングル・ビットの Δ ADC は本来単調で、レーザ・トリミングが不要です。

また、Δ ADC はアーキテクチャのデジタルの性質が強いため、製造コストの低い CMOS プロセスに適し

ています。初期のモノリシック Δ ADC の例は、参考資料 13 ～ 21 に記載されています。上記の初期の Δ 
ADC で提示された基本的なアーキテクチャには、それ以降プロセスと設計の改良が絶えず行われてきまし

た。 
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シグマ・デルタ（）か、デルタ・シグマ（）か?Analog Dialogue Vol.24-2、1990 年、編

集後記、Dan Sheingold 著 
 

以下はきわめて重要な問題という訳ではありませんし、多くの読者は一体何事だと疑問に思われるかもし

れません。もし疑問に思えばの話ですが。この問題は、互いの認識の整合を取る必要があるため、編集者

と読者の双方にとって重要です。同じものを掲載するときは常に、それに対して同じ名称を使用したいか

らです。それにしても、どちらの名称にしたらよいのでしょうか。オーバーサンプリング A/D 変換の新し

いメカニズムをもたらした変調技術を指す場合、アナログ・デバイセズはシグマ・デルタを使用していま

す。以下はその理由です。 

通常は、新しい概念が考案者によって命名されると、その名称は定着します。それが間違っていたり慣例

に反したりしていない限り、変更すべきではありません。対象となるこの技術に関する影響力の大きい論

文が 1962 年に発表され（参考資料 9、10）、基本はデルタ変調でも、積分（総和、つまり ）を行うこと

から、著者は「デルタ・シグマ変調」という名称を選びました。 

1970 年代に AT&T のエンジニアがシグマ・デルタという用語を使って論文を発表するようになるまで、こ

のデルタ・シグマが異を唱えられることはなかったようです。なぜでしょう。Hauser（参考資料 1）によ

れば、慣例では、デルタ変調の変形に、「デルタ」の語の前に形容詞を付けて命名していました。問題の

変調方式はデルタ変調の変形であるため、形容詞として使われるシグマ（そのように主張されています）

はデルタに先行する必要があります。 

その後、現場の技術者の多くは自分の気に入った用語を使用し、その語の理由を知らないこともたびたび

でした。両方の用語を同じ論文で区別せずに使うことさえありました。現状ではシグマ・デルタが広く使

われており、おそらく引用の大半を占めています。この技術の考案者にとって、それは不当な選択でしょ

うか？ 

当社はそうは思いません。他の人々と同様に、デルタ・シグマという名称は慣例から外れたものだと考え

ています。文法的な意味だけでなく、演算の階層構造にも関連するからです。アナログの二乗平均平方根

（root mean-square; 信号を二乗しその平均の平方根を求める）のコンピュータを具体化する場合のブロック

図を考えてみましょう。最初に信号は二乗され、次に積分され、最後に平方根がとられます（図 6.88 参
照）。 

演算の因果順序にならって機能全体を命名するならば、「二乗平均根（square mean root）」機能と呼ばな

ければならないでしょう。しかし、数学演算の階層の順序で命名すれば、よく知られた、そして異論の出

ない名前である根平均二乗（root mean-square）となります。今度は、差分（デルタ）を取ってから積分

（シグマ）する場合のブロック図を考えてみましょう。 

因果順序によればデルタ・シグマになりますが、機能階層から言えば、差分の積分値を求めるのでシグ

マ・デルタとなります。後者の用語の方が正しく慣例に従っていると考え、当社はこれを標準として採用

しています。 

 

Dan Sheingold、1990 年.  
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図 6.88: シグマ・デルタ（）か、デルタ・シグマ（）か？ 
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シグマ・デルタ ADC の基礎 
 

シグマ・デルタ A/D コンバータ（ ADC）は 30 年以上も前から知られていますが、安価なモノリシック

集積回路として製造する技術（高密度デジタル VLSI）ができたのはつい最近のことです。これらは今日、

低コスト、低帯域幅、低消費電力、高分解能の ADC が必要な多くのアプリケーションで使用されています。 

 ADC のアーキテクチャと理論については数え切れないほどの記述がありますが、大部分は迷路のよう

な積分に始まり、次第に難解さを増していきます。技術者の中には  ADC の動作理論を理解しておらず、

発表された代表的な論文を調べた結果、複雑すぎて容易には理解できないものだと思い込んでいる人もい

ます。 

詳細な計算をしない限り、 ADC を理解するのに特に難しいところはありませんし、そのテーマを解き

明かそうとするのがこのセクションの狙いです。 ADC は、非常に単純なアナログ・エレクトロニクス

（コンパレータ、電圧リファレンス、スイッチ、1 個以上の積分器、アナログ加算回路）と非常に複雑な

デジタル演算回路を内蔵しています。この回路は、フィルタ（必ずというわけではないが、一般にはロー

パス・フィルタ）として機能するデジタル信号プロセッサ（DSP）で構成されています。フィルタを正し

く理解するのに、その仕組みを正確に知る必要はありません。 ADC の動作を理解するには、オーバー

サンプリング、量子化ノイズ・シェーピング、デジタル・フィルタリング、それにデシメーションの概念

に精通していなければなりません。 

オーバーサンプリング手法について、周波数領域での解析により考えてみましょう。DC 変換に最大 ½ 
LSB の量子化誤差がある場合、サンプリングされたデータ・システムには量子化ノイズが含まれます。完

全な従来の N ビット・サンプリング ADC は、DC ～ fs/2 のナイキスト帯域で、q/12 の rms 量子化ノイズ

が均一に分布します（q は LSB の値、fs はサンプリング・レート）（図 6.89A 参照）。したがって、フル

スケールのサイン波入力での S/N 比は（6.02N + 1.76）dB になります。ADC が完全でなく、そのノイズが

理論上の最小量子化ノイズより大きい場合、その有効分解能は N ビット未満になります。実際の分解能

（しばしば有効ビット数（ENOB）と呼ばれる）は次式で定義されます。 
 

 式 6.15 

 

はるかに高いサンプリング・レート、Kfs（図 6.89B 参照）を選択すると、rms 量子化ノイズは q/12 のま

まですが、ノイズはより広帯域の DC ～ Kfs/2 に分散されます。そこで出力にデジタル・ローパス・フィル

タ（LPF）を適用すると、量子化ノイズの大部分は除去されますが、目的の信号には影響しません。した

がって、ENOB が向上します。低分解能 ADC を用いて高分解能 A/D 変換を実現したことになります。係数 
K は、一般にオーバーサンプリング比と呼ばれます。ここで注意したいのは、オーバーサンプリングには

アナログ・アンチエイリアシング・フィルタの条件を緩和するもう 1 つの利点があることです。 
 

  

dB02.6
dB76.1SNRENOB −

=
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図 6.89: オーバーサンプリング、デジタル・フィルタリング、ノイズ・シェーピング、 

およびデシメーション 
 

帯域幅はデジタル出力フィルタによって低減されるため、出力データ・レートが元のサンプリング・レー

ト（Kfs）より低くなることがあるものの、ナイキスト基準は満たしています。これは、M 番目ごとの結果

を出力に渡し、残りを破棄すすることで実現します。このプロセスは、係数 M による「デシメーション

（decimation）」として知られています。この言葉の語源（decem は 10 を意味するラテン語）に関係なく、

出力データ・レートが信号帯域幅の 2 倍以上であれば、M は任意の整数値をとることができます。デシメ

ーションによって情報が失われることはありません（図 6.89B 参照）。 

オーバーサンプリングだけで分解能を上げる場合、分解能を N ビット増加させるためには 22N 倍オーバー

サンプリングする必要があります。 コンバータは、信号の通過帯域を制限するだけでなく、ほとんどの

量子化ノイズがこの通過帯域を外れるように整形するので、これほど高いオーバーサンプリング比は必要

ありません（図 6.89C 参照）。 

1 ビット ADC（一般にはコンパレータと呼ばれる）を用意し、これを積分器の出力で駆動し、ADC の出力

を 1 ビット DAC に与えて、この DAC の出力と合算した入力信号を積分器に与えると、1 次  モジュレー

タが得られます（図 6.90 参照）。デジタル出力にデジタル・ローパス・フィルタ（LPF）とデシメータを

追加すると、 ADC になります。 モジュレータは量子化ノイズをデジタル出力フィルタの通過帯域よ

り高い周波数になるように整形します。したがって、ENOB はオーバーサンプリング比から予想されるよ

りもはるかに大きくなります。 
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図 6.90: 1 次 ΣΔ ADC 

 

直感的には、 ADC は以下のように動作します。VIN に DC 入力があるとします。積分器の出力はノード 
A で絶えず上昇または下降します。コンパレータの出力は、1 ビット DAC を介してノード B の加算入力に

フィードバックされます。コンパレータの出力から 1 ビット DAC を介した加算点への負帰還ループ によ

って、ノード B における DC 平均電圧が VIN に等しくなります。これは、DAC の平均出力電圧が入力電圧 
VIN に等しくなければならないことを意味します。DAC の平均出力電圧は、コンパレータ出力の 1 ビッ

ト・データ・ストリームにおける 1 の密度によって制御されます。入力信号が +VREF 方向に増加すると、

シリアル・ビット・ストリームにおける 1 の数が増加し、0 の数が減少します。同様に、信号が負になり -
VREF に近づくと、シリアル・ビット・ストリームにおける "1" の数が減少し、"0" の数が増加します。単純

に考えると、この分析は、入力電圧の平均値がコンパレータのシリアル・ビット・ストリームに含まれて

いることを示しています。デジタル・フィルタおよびデシメータは、シリアル・ビット・ストリームを処

理し、最終的な出力データを生成します。 

1 回のサンプリング期間の入力電圧値に関して、1 ビット ADC からのデータはほとんど意味がありません。

多くのサンプル値を平均して初めて、意味のある有用な結果となります。Δ モジュレータの 1 ビット・デ

ータ出力には明らかにランダム性があるため、時間領域でこのモジュレータの動作を解析するのは非常に

困難です。入力信号が正のフルスケールに近い場合、ビット・ストリーム内の 1 の数は 0 の数より多くな

ります。同様に、負のフルスケールに近い入力信号の場合は、ビット・ストリーム内の 0 の数が 1 の数よ

り多くなります。ミッドスケールに近い入力信号の場合は、1 と 0 の数はほぼ等しくなります。2 つの入力

条件における積分器の出力を図 6.91 に示します。最初の条件は、入力電圧がゼロ（ミッドスケール）の場

合です。出力をデコードするために、出力サンプルを単純なデジタル・ローパス・フィルタに通し、4 サ
ンプルごとに平均をとります。フィルタの出力は 2/4 です。この値はバイポーラ・ゼロを表します。平均

するサンプル数が多いほど、ダイナミック・レンジが拡大します。 
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例えば、4 サンプルを平均すると分解能は 2 ビットになり、8 サンプルを平均すると 4/8、すなわち分解能

は 3 ビットになります。図 6.91 の下側の波形の場合、4 サンプルで得られた平均は 3/4 で、8 サンプルの平

均は 6/8 です。  
 

 
図 6.91: ΣΔ モジュレータの波形 

 

これ以上時間領域で解析しても得るものはなく、ノイズ・シェーピングの概念は、周波数領域において、

図 6.92 の単純な  モジュレータのモデルを検討し、周波数領域で説明するのが最適です。 

モジュレータ内の積分器は、H(f) = 1/f の伝達関数を持つアナログ・ローパス・フィルタとして表されます。

この伝達関数の振幅応答は入力周波数に反比例します。1 ビット量子化器は量子化ノイズ Q を生成し、こ

のノイズは出力加算ブロックに注入されます。入力信号を X、出力を Y とすると、入力加算器から出力さ

れる信号は X - Y でなければなりません。これにフィルタの 伝達関数 1/f が乗算され、その結果が 出力加

算器の一方に入力されます。したがって、出力電圧 Y は次式のように表すことができます。 
 

 式 6.16 

 

この式は、次のように X、f、Q の項に置き換えると、Y を簡単に求めることができます。 
 

 式 6.17 

 
  

Q)YX(
f
1Y +−=

1f
fQ

1f
XY

+


+
+

=



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.3: シグマ・デルタ・コンバータ 

6.94 
 

 
 

 
図 6.92: 簡略化した Δ モジュレータの周波数領域の線形モデル 

 

周波数 f がゼロに近づくにつれて、出力電圧 Y はノイズ成分を含まない X に近づくことに注意してくださ

い。周波数が高くなると、信号成分の振幅はゼロに近づき、ノイズ成分は Q に近づきます。高周波では、

出力は量子化ノイズが支配的になります。基本的にこのアナログ・フィルタは、信号に対してはローパス、

量子化ノイズに対してはハイパスとして機能します。したがって、 モジュレータ・モデルでは、アナロ

グ・フィルタはノイズ・シェーピング機能を果たします。 

所定の入力周波数の場合、アナログ・フィルタが高次なほど減衰が大きくなります。一定の予防策を講じ

れば、 モジュレータにも同じことが言えます。 

 モジュレータに複数の積分段と加算段を使用すれば、1 次と 2 次の  モジュレータのいずれでも、所

定のオーバーサンプリング比に対してより高次の量子化ノイズ・シェーピングとさらに優れた ENOB を実

現できます（図 6.93 参照）。 

2 次の  モジュレータのブロック図を図 6.94 に示します。3 次以上の  ADC は、以前は入力値によって

は不安定になることがあると考えられていました。コンパレータのゲインを無限大ではなく有限に使用し

た最近の解析では、必ずしもそうではなく、不安定になり始めても、デジタル・フィルタやデシメータの

中の DSP がその始まりを認識して、不安定にならないように対処可能なため、それほど重要でないことが

わかっています。 
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図 6.93: ΣΔ モジュレータでの量子化ノイズ・シェーピング 

 

 
図 6.94: 2 次の ΣΔ ADC 

 

特定の S/N 比を実現するのに必要な  モジュレータの次数とオーバーサンプリング量の関係を図 6.95 に
示します。例えば、オーバーサンプリング比が 64 の場合、理想的な 2 次システムでは約 80 dB の S/N 比が

得られます。これは約 13 ビットの有効ビット数（ENOB）に相当します。デジタル・フィルタとデシメー

タによるフィルタリングではどのような精度でも実現できますが、13 ビットを超えるバイナリ・ビットを

出力しても意味がありません。ビットを増やしても有用な信号情報を得ることはできず、ポスト・フィル

タリング技術を使用しなければ量子化ノイズに埋もれてしまいます。オーバーサンプリング比を大きくし

たり、より高次のモジュレータを使ったりすることで、分解能を高めることができます。 
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図 6.95: 1 次、2 次、3 次ループの S/N 比とオーバーサンプリング比の関係 

 
アイドル・トーンに関する考慮事項 
 

Δ ADC に関するここまでの説明では、Δ モジュレータによって生成される量子化ノイズはランダムで、

入力信号とは相関がないとしてきました。しかし残念ながら、すべてがあてはまるわけではなく、特に  
1 次モジュレータの場合はそうです。4 ビット Δ ADC モジュレータの 16 の出力サンプルを平均化する場

合を考えてみます。 

入力信号値が 8/16 と 9/16 の 2 つの条件のビット・パターンを図 6.96 に示します。9/16 の信号の場合、モ

ジュレータの出力ビット・パターンには 16 ビットごとに 1 が余分に現れます。これにより fs/16 周期でエ

ネルギーが発生し、これが不要なトーンに変換されます。オーバーサンプリング比が 16 未満の場合は、こ

のトーン・スペクトルが通過帯域内に入りこんでしまいます。オーディオ・アプリケーションでは、この

ようなトーンを「アイドル・トーン」と呼びます。 

1 次 Δ モジュレータでの相関性のある（トーン・スペクトルが発生しやすい）アイドリング・パターン動

作を図 6.97 に、2 次 Δ モジュレータでの比較的相関性が小さい（トーン・スペクトルが出にくい）パター

ンを図 6.98 に示します。この理由から、ほぼすべての Δ ADC には最低でも 2 次のモジュレータ・ループ

が使われています。 
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図 6.96: Δ モジュレータの出力の反復ビット・パターン 

 

 
図 6.97: 1 次 Δ モジュレータのアイドリング・パターン（積分器出力） 

 

 
図 6.98: 2 次 Δ モジュレータのアイドリング・パターン（積分器出力） 
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高次ループに関する考慮事項 
 

広いダイナミック･レンジを実現するには、2 次より次数の高い Δ モジュレータ・ループが必要ですが、

実際に設計するには課題があります。まず、前述の単純な線形モデルは完全にはあてはまりません。3 次
以上のループの場合、一般的に、すべての入力条件で安定性が確保されるわけではありません。不安定性

が生じるのは、コンパレータが非線形素子であり、その「実効ゲイン」が入力レベルに反比例して変化す

るためです。この不安定性のメカニズムによって、以下のような挙動が生じます。ループが正常に動作し

ているとき、大信号が入力されループに過剰な負荷がかかると、コンパレータの平均ゲインが低下します。

線形モデルでコンパレータのゲインが低下すると、ループが不安定になります。原因となった信号が消失

しても、不安定性は継続します。実際の例では、このような回路は、ターンオン時の過渡現象で生じた初

期状態のせいでパワーアップ時に発振してしまいます。例えば、アナログ・デバイセズが 1994 年に発表し

たデュアル・オーディオ ADC の AD1879 は 5 次ループを使用していました。このような高次ループの設計

では、非線形でのさまざまな安定化技術が必要とされました（参考資料 22 ～ 26）。 
 
マルチビット Δ コンバータ 
 

ここまでは、シングル・ビット ADC（コンパレータ）やシングル・ビット DAC（スイッチ）などの Δ コ
ンバータのみを見てきました。図 6.99 のブロック図は、n ビット・フラッシュ ADC と n ビット DAC を使

用したマルチビット Δ ADC を示しています。このアーキテクチャでは、明らかに、与えられたオーバー

サンプリング比とループ・フィルタの次数に対して高いダイナミック・レンジが得られます。通常は 2 次
ループを使用できるので、安定化が容易です。また、アイドリング・パターンがよりランダムになりやす

いため、トーンの影響を最小限に抑えられます。 
 

 
図 6.99: マルチビット Δ 型 ADC 
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この技術の本質的な欠点は、直線性が DAC の直線性に依存しており、16 ビットの性能レベルに近づける

には薄膜レーザ・トリミングが必要になることです。このため、マルチビット・アーキテクチャを従来の

バイナリ型 DAC 技術を使用したミックスド・シグナル IC に実装することは全く現実的ではありません。 

しかし、24 ビットのステレオ・オーディオ用 AD1871（参考資料 27、28 参照）を含め、多くのアナログ・

デバイセズのオーディオ用 ADC および DAC で使用されている独自のデータ・スクランブル技術を組み合

わせたフル・デコードのサーモメーター DAC は、マルチビット・アーキテクチャにより高い S/N 比と低歪

みを実現します。ADC AD1871 の簡略ブロック図を図 6.100 に示します。 
 

 
図 6.100: AD1871、24 ビット、96kSPS ステレオ・オーディオ用マルチビット Δ ADC 

 

AD1871 のアナログ  モジュレータ部はアナログ・デバイセズの独自技術により 2 次のマルチビットを実

装しており、最高性能を実現します。図 6.101 に示すように、2 つのアナログ積分器のブロックの後に、マ

ルチビットのサンプルを生成するフラッシュ ADC 部が配置されています。 

サーモメーターで符号化されたフラッシュ ADC の出力はバイナリにデコードされてフィルタ部に出力され、

さらに 2 つの積分器の段にフィードバックするためにスクランブルされます。モジュレータは、6.144 MHz 
のサンプリング・レート（48 kHz サンプリングでは 128 × fs、96 kHz サンプリングでは 64 × fs）で動作する

ように最適化されています。AD1871 における A 重み付けのダイナミック・レンジの代表値は 105 dB です。 
  

AD1871

VINLP

VINLN

VREF

VINRP

VINRN

ANALOG
INPUT

BUFFER

ANALOG
INPUT

BUFFER

DECIMATOR

DECIMATOR

FILTER
ENGINE

DATA
PORT

CLOCK
DIVIDER

SPI
PORT

MULTIBIT
Σ--∆

MODULATOR

MULTIBIT
Σ--∆

MODULATOR

CAPLN CAPLP AVDD DVDD ODVDD

CAPRN CAPRP AGND DGND

CASC

BCLK

DIN

MCLK

CCLK (256/512)

LRCLK

DOUT

RESET

CLATCH (M/S)

CIN/(DF1)

XCTRL

COUT/(DF0)



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.3: シグマ・デルタ・コンバータ 

6.100 
 

 
 

 
図 6.101: AD1871 の 2 次モジュレータとデータ・スクランブラの詳細 

 
デジタル・フィルタの意味 
 

デジタル・フィルタはすべての Δ ADC にとって不可欠で、排除することはできません。このフィルタの

セトリング時間は、ある特定のアプリケーション、特にマルチプレクサを用いたアプリケーションで Δ 
ADC を使用した際に影響します。隣接チャンネルの入力電圧が異なる場合、マルチプレクサの出力によっ

て ADC にステップ関数が入力されてしまうことがあります。実際、チャンネルが切り替わったときにマル

チプレクサの出力がフルスケールのステップ電圧を Δ ADC に与えてしまうことがあります。そのため、

このようなアプリケーションでは、フィルタに対して適切なセトリング時間を許容する必要があります。

これは、マルチプレクサを用いたアプリケーションでは Δ ADC を使うべきでないということではなく、

デジタル・フィルタのセトリング時間を考慮する必要があるということです。一部の新型 Δ ADC は、実

際、マルチプレクサを用いたアプリケーションで使用するように最適化されています。 
 

 
図 6.102: AD1871、24 ビット、96 kSPS ステレオ・オーディオ用  

Δ ADC のデジタル・フィルタの特性 
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例えば、AD1871 のデジタル・フィルタでの群遅延は 910 µs（48 kSPS でサンプリング）と 460 µs（96 kSPS 
でサンプリング）です。これは、ステップ関数入力が デジタル・フィルタのタップ数の半分を伝搬するの

にかかる時間を表しています。したがって、セトリング時間の合計は群遅延時間の約 2 倍になります。入

力オーバーサンプリング周波数はどちらの条件でも 6.144 MSPS です。AD1871 ADC のデジタル・フィルタ

の周波数応答を図 6.102 に示します。 

低周波、高分解能の 24 ビット測定用 Δ ADC（AD77xx シリーズ）などの他のアプリケーションでは、他

のタイプのデジタル・フィルタを使うこともできます。例えば SINC3 応答は、スループット・レートの倍

数でゼロになるためよく使用されています。例えば、10 Hz のスループット・レートは 50 Hz と 60 Hz でゼ

ロを生成するため、AC 電源ラインのノイズ除去に有効です。代表的な  ADC である AD7730 の周波数応

答を図 6.103 に示します。 
 

 
図 6.103: AD7730 のデジタル・フィルタの応答 

 

 

 
  

0

–10

–20

–30

–40

–50

–60

–70

–80

–90

–110

–120

–130
0       10        20      30       40       50       60       70 80      90       100

GAIN
(dB)

FREQUNCY (Hz)

SINC3 + 22-TAP FIR FILTER,
CHOP MODE ENABLED



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.3: シグマ・デルタ・コンバータ 

6.102 
 

 
 
高分解能測定用 Δ ADC 
 

測定用 Δ ADC の機能と技術力をよく理解するために、最新の例である AD7730 を詳しく見てみます。

AD7730 は AD77XX ファミリーの製品で、詳細は図 6.104 に示すとおりです。この ADC は、計量アプリケ

ーションでブリッジ出力に直接インターフェースするように特に設計されています。このデバイスはブリ

ッジから直接ロー・レベル信号を受け取り、シリアル・デジタル・ワードを出力します。2 つのバッファ

付き差動入力があり、これらはマルチプレクサを通りバッファされて、PGA を駆動します。PGA は 4 種類

のユニポーラの差動アナログ入力範囲（0 V ～ +10 mV、0 V ～ +20 mV、0 V ～ +40 mV、0 V ～ +80 mV）
およびバイポーラの差動入力範囲（10 mV、20 mV、40 mV、80 mV）に設定できます。 

達成可能なピーク toピークまたはノイズフリーの最大分解能は 230,000 カウントで 1 回、つまり約 18 ビッ

トです。ノイズフリー分解能は、入力電圧範囲、フィルタのカットオフ、出力ワード・レートの関数であ

ることに注意してください。PGA ゲインを増加させなければならないような小さな入力範囲を使用すると、

ノイズが大きくなります。出力ワード・レートを上げ、それに伴うフィルタ・カットオフ周波数を高くし

た場合も、ノイズが増加します。 
 

 
図 6.104: AD7730、Δ 型単電源ブリッジ ADC 

 

アナログ入力はオンチップでバッファされるため、比較的高いソース・インピーダンスが可能です。両方

のアナログ・チャンネルは差動であり、コモンモード電圧範囲は AGND の 1.2 V から AVDD の 0.95 V まで

です。リファレンス入力も差動であり、コモンモード範囲は AGND から AVDD までです。 
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6 ビット DAC はオンチップ・レジスタによって制御され、アナログ入力信号範囲から最大 80 mV の TARE
（風袋重量）値を除去することができます。TARE 機能の分解能は、+2.5 V リファレンスで +1.25 mV、 
+5 V リファレンスで 2.5 mV です。 

PGA の出力は、 モジュレータとプログラマブル・デジタル・フィルタに与えられます。シリアル・イ

ンターフェースは 3 線式用に構成可能で、マイクロコントローラやデジタル信号プロセッサと互換性があ

ります。AD7730 はセルフキャリブレーションとシステム・キャリブレーションのオプションを備えてお

り、オフセット・ドリフトは 5 nV/°C 未満で、ゲイン・ドリフトは 2 ppm/°C 未満です。この低いオフセッ

ト・ドリフトは、チョッパ安定化アンプに似た動作をするチョップ・モードで得られます。 

AD7730 のオーバーサンプリング周波数は 4.9152 MHz で、出力データ・レートは 50 Hz ～ 1200 Hz の範囲

で設定することができます。ADC の出力精度は出力データ・レートに依存します（図 6.105 の表 I および

表 II 参照）。これらは AD7730 で得られた数値です。この精度は PGA ゲインにも依存することに注意して

ください。 
 

 
図 6.105: AD7730 の分解能と出力データ・レートおよびゲインの関係 

 

これは容易に理解できます。量子化はマスターのクロック・レート（4.9152 MHz）で実行されます。デー

タ・レートを上げると、フィルタリングに要する時間が短くなるため、測定結果にノイズが多く含まれる

ようになります。また、ゲインを大きくしてもノイズが増加します。 

出力データ・ワードは 24 ビット幅ですが、入力が接地されていても常に 24 ビットのデータが出力される

わけではありません。表 1 に示すように、最大精度はピーク toピークで 18 ビットのオーダーです。このた

め、ノイズフリー・カウントという精度を規定する新しい方法が生まれました。AD7730 では 230,000 です。 

クロック・ソースは外付けクロックから与えるか、または MCLK IN ピンと MCLK OUT ピンの両端に水晶

発振器を接続することによって与えることができます。 
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AD7730 は DC 励起ブリッジからの入力信号を受け取ることができます。AC 励起クロック信号（ACX およ

び ）を使用して、AC 励起ブリッジからの入力信号を処理することもできます。これらはオーバー

ラップしないクロック信号で、ブリッジを駆動する外部スイッチの同期に使用されます。ACX クロックは 
AD7730 の入力で復調されます。 

AD7730 には 2 つの 100 nA の定電流発生器があり、1 つは AVDD から AIN（+）へのソース電流を、もう 
1 つは AIN（–）から AGND へのシンク電流を生成します。電流は、モード・レジスタのビットの制御によ

って選択されるアナログ入力ペアに切り替えられます。またこれらの電流は、チャンネルで測定を行う前

に、センサーが作動しているかどうかの確認に使用することができます。電流をオンにしてフルスケール

の読み取り値が得られれば、センサーはオープン・サーキット状態にあります。測定値が 0 V の場合、セ

ンサーは短絡しています。通常の動作では、モード・レジスタの適切なビットを 0 に設定してバーンアウ

ト電流をオフにします。 

AD7730 にはプログラマブル・デジタル・フィルタが内蔵されています。このフィルタは、第 1 段フィル

タと第 2 段フィルタの 2 つの部分で構成されています。第 1 段は sinc3 ローパス・フィルタです。この 1 段
目のフィルタのカットオフ周波数と出力レートは設定可能です。2 段目のフィルタには 3 種類の動作モー

ドがあります。通常モードでは、22 タップの FIR フィルタが 1 段目のフィルタの出力を処理します。アナ

ログ入力でステップに変化が検出されると、2 段目のフィルタは 2 つ目のモード（FASTStep™）に入り、ス

テップ変化後、一定時間平均化を可変回数実行した後、FIR フィルタ・モードに戻ります。2 段目のフィル

タの 3 つ目のモード（SKIP モード）では、フィルタが完全にバイパスされるため、AD7730 でフィルタリ

ングが行われるのは最初の段のみとなります。FASTStep モードと SKIP モードはいずれも、コントロー

ル・レジスタのビットを使って有効または無効にすることができます。この場合、精度に影響が生じます。 
 

 
図 6.106: AD7730 のデジタル・フィルタの応答 

 

2 段目のフィルタを通常の FIR 動作に設定した場合の AD7730 の全周波数応答を図 6.106 に示します。この

応答は、チョップ・モードを有効にし、出力ワード・レートを 200 Hz、クロック周波数を 4.9152 MHz にし

た場合のものです。 
  

ACX

0

–10

–20

–30

–40

–50

–60

–70

–80

–90

–110

–120

–130
0       10        20      30       40       50       60       70 80      90       100

GAIN
(dB)

FREQUNCY (Hz)

SINC3 + 22-TAP FIR FILTER,
CHOP MODE ENABLED



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.3: シグマ・デルタ・コンバータ 

6.105 
 

 
 

応答の範囲は DC ～ 100 Hz です。50 Hz ± 1 Hz および 60 Hz ± 1 Hz での除去は 88 dB 以上と良好です。 

FASTStep モードを有効にしたときと無効にしたときの AD7730 のステップ応答を図 6.107 に示します。縦

軸はコード値で、入力のステップ変化に対する出力のセトリングを示します。横軸は、そのセトリングに

必要な出力ワードの数を示します。正入力のステップ変化が 5 番目の出力で発生しています。 

 

 
図 6.107: AD7730 の FASTStep モードでのデジタル・フィルタのセトリング時間 

 

通常モード（FASTStep を無効）では、出力は 23 番目の出力ワードまでは最終値に達していません。チョッ

ピングを有効にした FASTStep モードでは、7 番目の出力ワードで出力が最終値にセトリングしています。

7 番目から 23 番目までの出力の間、FASTStep モードではセトリング状態になりますが、通常の動作条件で

の規定のノイズ・レベルよりもノイズが大きくなります。これは SKIP モードと同等のノイズ・レベルで始

まり、平均化回数の増加とともに規定のノイズ・レベルに達します。規定のノイズ・レベルに戻るのに必

要な全セトリング時間は、FASTStep モードと通常モードで同じです。FASTStep モードのほうが、出力チャ

ンネルの切り替わり先と新しい値がはるかに早く決まります。この特長は、計量用途では重量がすぐに表

示され、複数チャンネルのスキャン用途では、チャンネルが変更されたかどうかを確認するのに完全にセ

トリングするまで待つ必要がないので、非常に役立ちます。 

ただし、FASTStep モードは、セトリング時間に伴いノイズが大きくなるため、マルチプレクサを用いたア

プリケーションにはあまり適していません。マルチプレクサを用いたアプリケーションでは、新しいチャ

ンネルにセトリングするのに出力ワード間隔を 23 のフル・サイクルにする必要があります。これは、マル

チプレクサを用いたアプリケーションで  ADC を使用する際の根本的な問題を示しています。 
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内部のデジタル・フィルタがチャンネルの切替え後に完全にセトリングできるのであれば、動作しない理

由はありません。 
 

 
図 6.108: AD7730 のブリッジ・アプリケーション（簡略回路図） 

 

AD7730 では、内部のキャリブレーション・レジスタにアクセスできるので、外部のマイクロプロセッサ

にデバイスのキャリブレーション係数を読み取らせたり、外部の E2PROM にあらかじめ保存されている値

から独自のキャリブレーション係数をデバイスに書き込んだりすることができます。このため、マイクロ

プロセッサは AD7730 のキャリブレーションを強力に制御することができます。また、キャリブレーショ

ン後の係数と E2PROM にあらかじめ保存されていた値を比較することによって、デバイスがキャリブレー

ションを正しく実行したことを確認できることにもなります。このキャリブレーション係数は規定の入力

電圧の変換を行うことで得られるので、キャリブレーション精度は、デバイスの通常モードでのノイズ・

レベルと同程度にしかなりません。キャリブレーション精度を最適化するには、ノイズ・レベルが最も低

い、最低の出力レートで補正することが推奨されます。どのような出力レートでも、生成された係数は、

選択されたすべての出力更新レートで有効です。このように最低の出力データ・レートで補正を行うと、

補正間隔の時間は長くなります。 

AD7730 は外付けの電圧リファレンスを必要としますが、図 6.108 に示すレシオメトリック・ブリッジのア

プリケーションでは電源電圧をリファレンスとして使用できます。この構成では、ブリッジ出力電圧はブ

リッジを駆動する電圧に正比例します。ブリッジを駆動する電圧は、AD7730 へのリファレンス電圧の設

定にも使用されます。電源電圧の変動が精度に影響を与えることはありません。ブリッジの SENSE 出力は、

リード抵抗の電圧降下に起因する誤差を除去するために、AD7730 のリファレンス電圧に使用されます。 
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バンドパス型 Δ コンバータ 
 

これまで説明してきた  ADC には、ローパス・フィルタとなる積分器が含まれていますが、このフィル

タの通過帯域は DC からとなっています。したがって、この量子化ノイズは周波数とともに増えていきま

す。現在市販されているほとんどの  ADC はこのタイプのものです（ただし、オーディオやテレコミュ

ニケーション・アプリケーションでの使用を目的としたものの中には、システムの DC オフセットを除去

するためにローパス・デジタル・フィルタではなくバンドパス・フィルタを内蔵しているものもありま

す）。しかし、 モジュレータのフィルタがローパス・フィルタ（LPF）でなければならない理由は特に

ありません。ただ、従来の ADC はベースバンド・デバイスであると考えられていたうえ、積分器を作るほ

うがバンドパス・フィルタよりもいく分容易です。図 6.109 に示すように、 ADC の積分器をバンドパ

ス・フィルタ（BPF）に置き換えると、量子化ノイズが周波数の上下方向に移動し、通過帯域に事実上ノ

イズのない領域が残されます（参考資料 31、32、33）。デジタル・フィルタがこの領域に通過帯域を持つ

ように設定されているなら、ローパス特性ではなく、バンドパス特性を持った  ADC ということになり

ます。このようなデバイスは、直接的な IF／デジタル変換、デジタル・ラジオ、超音波などのアンダーサ

ンプリング・アプリケーションに有用であると考えられます。ただし、モジュレータとデジタル BPF はシ

ステム・アプリケーションが要求する特定の周波数群向けに設計する必要があるため、この手法の柔軟性

がいく分制限されてしまいます。  

バンドパス  ADC のアンダーサンプリング・アプリケーションでは、最小のサンプリング周波数は信号

帯域幅（BW）の少なくとも 2 倍でなければなりません。この信号は搬送波周波数 fc を中心とします。 
455 kHz の中心周波数と 10 kHz の信号帯域幅を用いた代表的なデジタル無線アプリケーションが、参考資

料 32 に記載されています。オーバーサンプリング周波数を Kfs = 2 MSPS に、出力レートを fs = 20 kSPS に
すると、信号帯域幅内で 70 dB のダイナミック・レンジが得られます。 
 

 
図 6.109: 積分器をレゾネータに置き換えてバンドパス Δ ADC を実現 
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バンドパスのもう 1 つの例は、IF デジタイジング・サブシステム AD9870 です。このデバイスの公称オー

バーサンプリング周波数は 18 MSPS、中心周波数は 2.25 MHz、帯域幅は 10 kHz ～ 150 kHz です（詳細につ

いては参考資料 33 を参照）。 
 
Δ 型 DAC 
 

Δ DAC の動作は Δ ADC と非常によく似ていますが、Δ DAC ではノイズ・シェーピング機能がアナログ

ではなくデジタルのモジュレータにより実行されます。 

 

 
図 6.110: Δ DAC 

 

 DAC は  ADC とは異なり、大部分がデジタルです（図 6.110A 参照）。これは「インターポレーショ

ン・フィルタ」（低速でデータを受け取り、高速でゼロを挿入し、さらにデジタル・フィルタ・アルゴリ

ズムを適用してデータを高速で出力するデジタル回路）、 モジュレータ（信号に対してはローパス・フ

ィルタとして、量子化ノイズに対してはハイパス・フィルタとして機能し、得られたデータを高速ビッ

ト・ストリームに変換する）、およびその出力が正と負の等しいリファレンス電圧間で切り替わる 1 ビッ

ト DAC で構成されます。出力は外部のアナログ LPF でフィルタリングされます。オーバーサンプリング

周波数が高いため、従来のナイキスト動作の場合よりも LPF の複雑さは大幅に緩和されます。 

 DAC で 2 ビット以上を使うこともできます。これにより、図 3.147B に示すマルチビット・アーキテク

チャになります。この概念は、先に第 2 章で説明した、デジタルΔ モジュレータを追加したインターポレ

ーション DAC の概念と似ています。これまでマルチビット DAC は、内蔵の n ビット DAC に対する精度

条件（内蔵 DAC は n ビットのみだが、最終ビット数 N の線形性がなければならない）があるため、設計

が困難でした。 
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しかし、オーディオ用 DAC である AD185x シリーズはこの問題を克服し、すべてのオーディオ仕様に対し

て優れた性能を発揮する独自のデータ・スクランブル技術（データ・ダイレクト・スクランブリング）を

採用しています（参考資料 27、28 参照）。例えば、24 ビット、92 kSPS のデュアル DAC AD1853 は、 
48 kSPS サンプリング・レートで THD+N が 104 dB 以上となっています。 

このファミリーの最新デバイスの 1 つは、図 6.111 に示すオーディオ用マルチビット Δ DAC の AD1955 で
す。AD1955 もデータ・ダイレクト・スクランブリングを採用しており、多くの DVD オーディオ・フォー

マットをサポートし、きわめて柔軟性の高いシリアル・ポートを備えています。THD + N の代表値は  
110 dB です。 
 

 
図 6.111: AD1955 オーディオ用マルチビット Δ DAC 
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まとめ 
 

Δ ADC と Δ DAC は、測定、音声帯域、オーディオなどの多数の最新アプリケーションに幅広く使用さ

れています。この技術は、低コストの CMOS プロセスを最大限に活用しているため、DSP などの高度なデ

ジタル機能との統合化が図られています。現在では、最大 24 ビットの分解能が可能になり、アナログ・ア

ンチエイリアシング／アンチイメージング・フィルタの条件はオーバーサンプリングによって大幅に緩和

されています。マルチビット・データ・スクランブル・アーキテクチャのような最新技術によって、初期

のシグマ・デルタ製品で悩まされていたアイドル・トーンの問題が最小限に抑えられています。 

多くの Δ コンバータでは、出力データ・レートや、デジタル・フィルタ特性、セルフキャリブレーショ

ン・モードに関する設定の自由度が高くなっています。マルチチャンネル Δ ADC がデータ・アクイジシ

ョン・システムで利用できるようになり、これらのアプリケーションでの内蔵デジタル・フィルタのセト

リング時間条件が十分に理解されるようになってきています。  
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6.4: 仕様の定義 
 

コンバータの仕様化では、基本的に 2 種類の仕様がデータ・コンバータに適用されます。簡単に言えば、

DC 仕様と AC 仕様に分けることができます。どちらへの関心が高いかは、主にアプリケーションによって

決まります。低周波アプリケーションでは DC 仕様のほうがよく利用されます。この場合、リファレンス

を基準に測定されます。AC 仕様では、絶対精度よりは相対精度のほうに関心があります。リファレンス

が重要でないというわけではありません。単に、通常は絶対的な数値ではなく相対的な数値のほうに関心

があるということです。例えば、歪みは常に基本波に相対的です。この 2 つの間に直接的な関連性はあり

ませんが、良好な歪み特性を得るためには良好な線形性が必要であると推測できます。両方でコンバータ

が規定されることはほとんどありません。 

留意すべきもう 1 つの点は、分解能と精度の違いです。この 2 つの用語は時折区別しないで使われる傾向

がありますが、同じものではありません。 

分解能は、コンバータのデータ・ワードのビット数と定義することができます。精度とは、仕様を満たす

ビット数のことです。一例として、あるオーディオ用コンバータのデータ・バス幅が 24 ビットだとしても、

S/N 比は 120 dB レンジに限られます。120 dB はおよそ 20 ビット精度に相当します。120 dB は低性能では

ありませんが、24 ビットの性能には及びません。 

コンバータの分解能のビット数を考慮するだけでなく、電圧の振幅にも留意する必要があります。フルス

ケール・レベルが 2 V の場合を図 6.112 に示します（この表の電圧の一部は四捨五入していることに注意し

てください）。このレベルは最新システムでは一般的でなく、ライン・レベルのオーディオ測定用の標準

規格です。精度仕様の下限は、システムのガウス・ノイズによって決まる可能性が高いことを覚えておい

てください。例えば、2.2 kΩ 抵抗が 25 ºC のとき 10 kHz 帯域幅で生成されるジョンソン・ノイズは 600 nV 
です。これは約 21.5 ビットに相当します。 

また、一部のシステムではさらに小さなフルスケールが使用されます。特に、 ADC である AD7730 のシ

ステムは、10 mV までのフルスケール入力で動作するように設計されています。24 ビット分解能の場合、

これは 1 LSB の重み付けが 596 µV であることを意味します。 
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図 6.112: 2 V のフルスケール入力に対する LSB の大きさ 

RESOLUTION
N

2-bit
4-bit
6-bit
8-bit
10-bit
12-bit
14-bit
16-bit
18-bit
20-bit
22-bit
24-bit

4
16
64
256

1,024
4,096
16,384
65,536
262,144

1,048,576
4,194,304
16,777,216

VOLTAGE
(2 V FS)
500 mV
125 mV
31.2 mV
7.81 mV
1.95 mV

488
122
30.5
7.62
1.9
476 nV
119 nV

ppm FS

250,000
62,500
15,625
3,906
977
244
61
15
4
1

0.24
0.06

% FS

25
6.25
1.56
0.39
0.098
0.024
0.0061
0.0015
0.0004
0.0001

0.000024
0.000006

dB FS

– 12
– 24
– 36
– 48
– 60
– 72
– 84
– 96
– 108
– 120
– 132
– 144

2-bit
4-bit
6-bit
8-bit
10-bit
12-bit
14-bit
16-bit
18-bit
20-bit
22-bit
24-bit

2N

4
16
64
256

1,024
4,096
16,384
65,536
262,144

1,048,576
4,194,304
16,777,216

500 mV
125 mV
31.2 mV
7.81 mV
1.95 mV

488 μV
122 μV
30.5 μV
7.62 μV
1.9 μV
476 nV
119 nV

250,000
62,500
15,625
3,906
977
244
61
15
4
1

0.24
0.06

25
6.25
1.56
0.39
0.098
0.024
0.0061
0.0015
0.0004
0.0001

0.000024
0.000006

– 12
– 24
– 36
– 48
– 60
– 72
– 84
– 96
– 108
– 120
– 132
– 144
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6.5: DAC および ADC の静的伝達関数と DC 誤差 
 

データ・コンバータにおける 4 つの主要な DC 誤差は、オフセット誤差、ゲイン誤差、それに 2 種類の直

線性誤差（微分および積分）です。オフセット誤差とゲイン誤差は、バイポーラの入力範囲でのアンプの

オフセット誤差とゲイン誤差に似ています（図 6.113 参照）。（オフセット誤差とゼロ誤差は、アンプと

ユニポーラのデータ・コンバータでは同じですが、バイポーラのコンバータでは同じでないので、注意し

て区別する必要があります）。 

DAC と ADC の伝達特性はどちらも D = K + GA と表すことができます。ここで、D はデジタル・コード、

A はアナログ信号、K と G は定数です。ユニポーラ・コンバータでは K はゼロで、オフセット・バイポー

ラ・コンバータでは –1 MSB となります。オフセット誤差は、K の実際の値と理想値との差分量です。 
 

 
図 6.113: データ・コンバータのオフセット誤差とゲイン誤差 

 

ゲイン誤差は、G と理想値との差分量であり、通常はこれら 2 つの差がパーセンテージで表されます。し

かし、フルスケールでの全誤差に対するゲイン誤差の寄与分（単位は mV または LSB）と定義されること

もあります。これらの誤差は通常、データ・コンバータのユーザが調整可能です。ただし、アンプのオフ

セットをゼロ入力で調整したうえで、ゲインをフルスケール付近で調整することに注意してください。バ

イポーラのデータ・コンバータの調整アルゴリズムはそれほど単純ではありません。 

コンバータの積分直線性誤差は、アンプの直線性誤差と似ており、コンバータの実際の伝達特性の直線か

らの最大偏差として定義され、一般にフルスケールのパーセンテージで表されます（LSB を単位とするこ

ともある）。ADC で最も一般的な方法は、コードの中間点、つまりコードの中心を通る直線を引くことで

す。直線の選択方法としては、エンドポイント法と回帰直線法の 2 つが一般的です（図 6.114 参照）。 
  

ACTUAL

OFFSET
ERROR

WITH GAIN ERROR:
OFFSET ERROR = 0
ZERO ERROR RESULTS
FROM GAIN ERROR

ACTUAL

IDEAL IDEAL

ZERO ERROR ZERO ERROR

NO GAIN ERROR:
ZERO ERROR = OFFSET ERROR

0 0

–FS –FS

+FS +FS
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図 6.114: 積分直線性誤差の測定方法 

（両グラフとも同じコンバータを使用） 
 

エンドポイントシステムでは、偏差は始点と（ゲイン調整後の）フルスケール・ポイントを結んだ直線で

測定されます。この方法は、計測および制御アプリケーションに最も有用なデータ・コンバータの積分直

線性誤差（任意の「ベスト・フィット」からではなく理想伝達特性からの偏差）の測定法で，アナログ・

デバイセズが通常利用しているものです。 

ベスト・ストレート・ライン（BSL）は AC アプリケーションにおいて歪み量を推定するのに役立ち、デ

ータシート上の「直線性誤差」も小さくします。ベスト・フィット・ストレート・ラインは、標準の曲線

適合技術を用いてデバイスの伝達特性を基に描くもので、この直線からの最大偏差を測定します。一般に、

この方法で測定された積分直線性誤差は、エンドポイント法で測定した値のわずか 50 % となります。この

方法をとればカタログ上の性能向上には役立ちますが、誤差バジェット解析にはあまり役立ちません。AC 
アプリケーションでは、DC 直線性よりも歪みを仕様規定するほうがずっと適切なので，回帰直線法を用

いてコンバータの直線性を定義する必要はほとんどありません。 

コンバータのもう 1 つの非直線性が、微分非直線性（DNL）です。これは、コンバータのコード遷移の直

線性に関係しています。理想的には、デジタル・コードの 1 LSB の変化は、ちょうどアナログ信号の 1 
LSB の変化に相当します。DAC では、デジタル・コードの 1 LSB の変化がアナログ出力のちょうど 1 LSB 
の変化を引き起こすのに対し、ADC では、1 つのデジタル遷移が次のデジタル遷移に移行するのにアナロ

グ入力がちょうど 1 LSB の変化を生じます。微分直線性誤差は、伝達関数全体における、理想的な 1 LSB 
からの量子の最大偏差量（または LSB の変化）と定義されます。 

1 LSB のデジタル変化に対応するアナログ信号の変化分が 1 LSB よりも大きいか小さい場合は、DNL 誤差

が存在することになります。コンバータの DNL 誤差は通常、すべてのデジタル・データ変化点の中の最大

誤差で定義されます。DAC と ADC の非理想的な伝達関数と DNL 誤差の影響を図 6.115 に示します。 
  

END POINT METHOD BEST STRAIGHT LINE METHOD

OUTPUT

LINEARITY
ERROR = X

INPUT

LINEARITY
ERROR  X/2

INPUT
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図 6.115: 非理想的な 3 ビットの DAC と ADC の伝達関数 

 

 
図 6.116: DAC の微分非直線性の詳細 

 

DAC の DNL を図 6.116 に詳細に示します。DAC の DNL がいずれかのデータ遷移時に –1 LSB 未満であれ

ば、DAC は非単調増加性（nonmonotonic）であり、伝達特性には 1 つ以上の局所的な最大値または最小値

が含まれます。DNL が +1 LSB を越える場合は非単調にはなりませんが、やはり望ましくありません。

DAC の多くのアプリケーション（特に、非単調増加性により負帰還が正帰還に変わることのあるクローズ

ドループ・システム）では、DAC が単調増加性であることが非常に重要です。 
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そのため、多くの場合、DAC の単調増加性はデータシートで明示的に仕様規定されています。もっとも、

DNL が 1 LSB 以下（すなわち、|DNL|  1 LSB）のときは、保証が明示されていなくても、デバイスは単調

増加性でなければなりません。 
 

 
図 6.117: ADC の微分非直線性の詳細 

 

 
図 6.118: ミッシング・コードのある非単調増加性の ADC 
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図 6.117 に ADC の DNL を拡大して詳細に示します。ADC は非単調になることがありますが、ADC で DNL 
が大きすぎると、一般にはミッシング・コードが生じます。ADC におけるミッシング・コードは、DAC 
の非単調増加性と同様に好ましい特性ではありません。この場合も、DNL < –1 LSB が原因になります。 

ADC では、ミッシング・コードが生じるだけでなく非単調になることもあります（図 6.118 参照）。DAC 
の場合と同様、これは特にサーボ・アプリケーションで大きな問題を引き起こす可能性があります。 

DAC ではミッシング・コードが生じることはありません。デジタル入力ワードごとに、対応するアナログ

出力が生成されるからです。しかし、前述のように DAC は非単調になることがあります。ストレート・バ

イナリ DAC で非単調状態が生じる可能性の最も高い場所は、0.011…11 と 100…0 の 2 つのコードの間のミ

ッドスケールです。ここで非単調状態が生じた場合、通常は DAC が適切に補正または調整されていないこ

とが原因です。非単調である DAC を内蔵した逐次比較型 ADC は、一般にミッシング・コードを生成しま

すが、単調増加性は維持します。しかし、ADC が非単調になる可能性はあります。この場合も、特定の変

換アーキテクチャに依存します。非単調で、ミッシング・コードがある ADC の伝達関数を図 6.118 に示し

ます。 
 

 
図 6.119: 調整が不適切なサブレンジング ADC で生じる誤差 

 

サブレンジング・アーキテクチャを採用している ADC では、入力範囲は多数の粗セグメントに分割され、

各粗セグメントはさらに小さなセグメントに分割されて、最後に最終コードが取り出されます。このプロ

セスについては、本書の第 4 章で詳述しています。サブレンジング ADC の調整が不適切な場合、サブレン

ジ・ポイントにおいて、非単調増加性、ワイド・コード、あるいはミッシング・コードが見られることが

あります（それぞれ図 6.119 の A、B、C を参照）。このタイプの ADC では、エージングや温度によるド

リフトが発生したら、敏感なポイントには非単調増加性やミッシング・コードではなくワイド・コードが

生じるように調整する必要があります。 
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ミッシング・コードを定義することは、非単調増加性の定義よりも困難です。すべての ADC には、図 
6.120 に示すような固有の遷移ノイズが発生します（DVM の最後の隣接する桁で起こるフリッカーを考え

てみてください）。分解能と帯域幅が高くなるにつれて、遷移ノイズが発生する入力範囲が 1 LSB に近づ

いたり、またはそれを超えることさえあります。高分解能の広帯域 ADC には一般に内部ノイズ源があり、

これは入力に反映され、信号に足し合わされて、実効入力ノイズとなります。このノイズの影響が特に負

の DNL 誤差と組み合わされると、コードの一部（または全部）で、全入力範囲全体で遷移ノイズが発生す

る可能性があります。したがって、あるコードで、入力がないのにそのコードが出力されたり、入力のあ

る範囲にわたってそのコードが生成されたりすることがあります。 

 
図 6.120: コード遷移ノイズと DNL の複合効果 

 

低分解能 ADC では、ノー・ミス・コードは遷移ノイズと DNL の組み合わせとして定義するのが妥当と考

えられ、すべてのコードに対してある程度（およそ 0.2 LSB）のノイズフリー・コードが確保されます。し

かし、これは最新の Δ ADC が達成している非常に高い分解能でも、また広帯域サンプリング ADC の低分

解能でもできないことです。このような場合、メーカーは他の何らかの方法でノイズ・レベルと分解能を

定義しなければなりません。どの方法を使うかはあまり重要ではありませんが、データシートには使用す

る方法と予想される性能の明確な定義を記載する必要があります。実効入力ノイズについては、本章で後

から詳しく説明します。 

これまでの説明では、データ・コンバータ関連の最も重要な DC 仕様については取り上げていません。重

要性の低いその他の仕様については定義のみで済ませます。 

精度、絶対。DAC の絶対精度誤差とは、あるデジタル・コードがコンバータに入力されたときの実際のア

ナログ出力と期待される出力との差です。誤差は通常は分解能と一致し、例えば、フルスケールの 1/2 LSB 
未満などです。ただし、一部のアプリケーションでは精度のほうが分解能よりも優れている場合がありま

す。例えば、16 種のレベルのみをデジタル的に選択可能な 4 ビットの基準電源は分解能が 1/16 ですが、そ

れぞれのレベルの精度がそれぞれの理想値の 0.01 % 以内になる場合です。 
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ある出力コードでの ADC の絶対精度誤差とは、そのコードを生成するのに必要な実際のアナログ入力電圧

と理論上のアナログ入力電圧との差です。ある有限の帯域内ではいかなるアナログ電圧でもコードが生成

されるため（「量子化の不確実性」を参照）、「コードを生成するのに必要な入力」は、そのコードを生

成する入力の帯域の中央で定義されます。例えば、5 V、±1.2 mV によって理論的に 1000 0000 0000 という 
12 ビットのハーフスケール・コードが生成される場合、4.997 V ～ 4.999 V の任意の電圧がそのコードを生

成するコンバータの絶対誤差は (1/2)(4.997 + 4.999) – 5 V = +2 mV となります。 

誤差源には、ゲイン（補正）誤差、ゼロ誤差、直線性誤差、ノイズがあります。絶対精度の測定は、国際

的な許容基準に従った信号源と測定器を備えた一連の標準条件の下で実施する必要があります。 

精度、対数 DAC。0 dB でのゲイン誤差の補正後に測定された、実際の伝達関数と理想的な伝達関数との差

（dB で測定）。 

精度、相対。%、ppm、または 1 LSB の分数で表される相対精度誤差は、フルスケール・レンジ（FSR）の

補正後の（フルスケール・レンジを参照）、（デバイスの伝達特性の全アナログ範囲を基準とする）コー

ドのアナログ値の（同じ範囲を基準とした）理論上の値からの偏差です。 

デジタル値に対応する離散アナログ値は理想的には直線上にあるため、リニア ADC または リニア DAC で
規定されている最悪ケースの相対精度誤差は、エンドポイントの非直線性を判断する尺度ととらえること

ができます（「直線性」を参照）。 

 

DAC 伝達特性の「離散点」は、実際のアナログ出力によって測定されます。ADC の伝達特性の「離散点」

は、各コードの量子化帯域の中央です（「精度、絶対」を参照）。 

温度係数。一般に温度の不安定性は、%/ºC、ppm/ºC、1 ºC あたりの 1 LSB の分数、あるいは規定温度範

囲でのパラメータの変化分と表されます。測定は通常、室温および規定温度範囲の上下限で実施され、温

度係数（tempco、TC）は、パラメータの変化を対応する温度変化で割った値として定義されます。対象と

なるパラメータには、ゲイン、直線性、オフセット（バイポーラ）、ゼロがあります。 

a. ゲインの温度係数: 温度によるコンバータのゲインの安定性に影響する主な要素は 2 つあります。固定リ

ファレンスのコンバータでは、リファレンス電圧が温度によって変動します。リファレンス用の回路とス

イッチ（さらに補助コンバータのコンパレータ）もゲイン全体の温度係数に寄与します。 

b. 直線性の温度係数: 規定範囲における、% FSR/ºC または ppm FSR/ºC で表される直線性（積分または微

分の直線性）の温度に対する感度。DAC の単調増加性は、対象範囲の温度で微分非直線性が 1 LSB 未満の

場合に達成されます。微分非直線性の温度係数は、比率、つまり温度範囲全体に対する最大の変化の比と

して表されることもあれば、「このデバイスは規定の温度範囲で単調である」という記述で表現されるこ

ともあります。ノイズレスの ADC でミッシング・コードを避けるには、対象範囲内の任意の温度で微分非

直線性誤差の大きさが –1 LSB より大きいだけで十分です。 
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微分非線形性の温度係数は、「規定温度範囲内で動作しているときにミッシング・コードが発生しない」

という記述で表現されることがよくあります。DAC では、微分非直線性の温度係数は、「DAC が規定温

度範囲で単調である」という記述でしばしば表現されます。 

c. ゼロの温度係数（ユニポーラ・コンバータ）: % FSR/ºC または ppm FSR/ºC の単位で測定される固定リ

ファレンスのユニポーラ DAC の温度安定性は、 

主に電流リーク（電流出力 DAC）と、出力オペアンプ（電圧出力 DAC）のオフセット電圧やバイアス電

流の影響を受けます。ADC のゼロ安定性は、DAC や積分器、あるいは入力バッファやコンパレータのゼ

ロ安定性に依存します。これは通常、µV/ºC、あるいは 1 ºC あたりのフルスケール・レンジ（FSR）のパ

ーセントまたは ppm で表されます。 

d. オフセット の温度係数: バイポーラ・コンバータの DAC の全スイッチをオフにしたとき（負のフルスケ

ール）の温度係数（単位は % FSR/ºC または ppm FSR/ºC）は、リファレンス・ソースの温度係数と、出力

アンプの電圧ゼロ安定性、バイポーラ・オフセット抵抗とゲイン抵抗のトラッキング能力に依存します。

ADC では、負のフルスケールに対応する温度係数も類似した量、つまり、リファレンス・ソースの温度係

数、入力バッファおよびサンプル&ホールドの電圧安定性、バイポーラ・オフセット抵抗とゲイン設定用

抵抗のトラッキング能力に依存します。 

コモンモード電圧範囲。同相ノイズ除去は通常、入力信号の振幅範囲の大きさによって異なり、コモンモ

ード電圧と差動電圧の合計で決まります。コモンモード電圧範囲とは、規定の同相ノイズ除去が維持され

る入力電圧全体の範囲のことです。例えば、コモンモード信号が ±5 V で差動信号が ±5 V の場合、コモン

モード電圧範囲は ±10 V となります。 

同相ノイズ除去（CMR）とは、両方の入力が同量の AC 電圧または DC 電圧によって変化したときの出力

電圧の変化量です。同相ノイズ除去は通常は比率（例えば、CMRR = 1,000,000:1）またはデシベル単位で

表されます。すなわち、CMR = 20log10CMRR です。したがって、CMRR = 106 ならば、CMR = 120 dB です。

CMRR が 106 とは、入力での 1 μV の差動信号が、デバイスの出力では 1 V のコモンモード電圧になること

を意味します。 

CMR は通常、ある与えられた周波数、および規定のソース・インピーダンスの不平衡（例えば、1 kΩ の
ソース不平衡、60Hz）における、フルレンジのコモンモード電圧（CMV）の変化分で規定されます。アン

プでは、同相ノイズ除去比は、同相ゲインに対する信号ゲイン G の割合（入力の CMV に対する出力に現

れる同相信号の比）として定義されます。 

コモンモード電圧 (CMV)。出力のリファレンス（通常は「グラウンド」）を基準として、デバイスの両方

の入力端子に共通に現れる電圧。入力がグラウンドを基準として V1 と V2 の場合は、CMV = 1/2（V1 + V2）
になります。理想的な差動入力デバイスでは CMV は無視されます。コモンモード誤差（CME）とは、コ

モンモード入力電圧に起因する出力誤差のことです。内部のコモンモード効果である電源電圧変動に起因

する誤差は別途規定されます。 
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コンプライアンス電圧範囲。電流源（例えば、電流出力 DAC）の場合は、デバイスが規定の電流出力特性

を維持する（出力）端子電圧の最大範囲。 

差動アナログ入力抵抗、差動アナログ入力容量、差動アナログ入力インピーダンス: ADC のそれぞれのア

ナログ入力ポートで測定される実数と複素のインピーダンス。抵抗は静的に測定され、容量と差動入力イ

ンピーダンスはネットワーク・アナライザを用いて測定されます。 

差動アナログ入力電圧範囲。フルスケールの応答を生成するためにコンバータに印加しなければならない

ピークtoピークの差動電圧。ピークの差動電圧は、片方のピンの電圧を観測し、他方のピンから 180 度位

相がずれた電圧を差し引いて計算します。ピークtoピークの差動電圧は、入力位相を 180 度回転させてピ

ーク測定を再度実施することによって計算します。次に、両方のピーク測定値の差を計算します。 

フルスケール・レンジ（FSR）。バイナリ型の ADC と DAC の場合は、電圧、電流の大きさ、乗算型 DAC 
ゲインの場合はゲインの大きさであり、MSB が正確に 1/2 に規定される大きさ、あるいは任意ビットまた

は複数ビットの組み合わせが（それらの）所定の理想的な比率でテストされる大きさです。FSR は分解能

とは無関係です。LSB（電圧、電流、またはゲイン）の値は 2–N FSR となります。他の用語で、意味がそれ

ぞれ異なり、フルスケール・レンジを含む説明や動作の文脈でよく使用されるものがいくつかあります。 
それらを以下に挙げます。 

フルスケール ― フルスケール・レンジに似ていますが、単極性と関係があります。したがって、ユニポー

ラ・デバイスのフルスケールは MSB の規定値の 2 倍となり、同じ極性になります。バイポーラ・デバイス

の場合、正または負のフルスケールは、極性ビットのテスト後の次のビットが 1/2 となる値で、正または

負の値です。 

スパン ― FSR に相当するスカラ電圧または電流の範囲。 

オール 1 ― 全ビットがオン。メーカーの指示に従い、ADC または DAC のゲイン調整用にオール 0 ととも

に使用される条件。バイナリ・デバイスの場合、大きさは (l – 2–N) FSR になります。オール 1 は、特定の

大小関係における真陽性の定義です。相補型コーディングでは、オール l のコードは実際にはすべてがゼ

ロ になります。混乱を避けるために、オール 1 を決して「フルスケール」と呼ばないようにします。FSR 
と FS はビット数とは無関係ですが、オール 1 はそうではありません。 

オール 0 ― 全ビットがオフ。メーカーの指示に従って、DAC または ADC のオフセット（およびゲイン）

調整用に使用される条件。オール 0 はユニポーラ DAC のゼロ出力に相当し、出力リファレンスが正のオフ

セット・バイポーラ DAC では負のフルスケールに相当します。符号付き絶対値のデバイスでは、オール 0 
は符号ビットの後のすべてのビットがゼロであることを指します。「オール l」と同様に、「オール 0」は

全ビットがオフ状態であることを表す真陽性の定義です。相補型符号デバイスでは、すべてが 1 で表され

ます。混乱を避けるために、オール 0 は、DAC からの真のアナログ・ゼロ出力に正確に対応している場合

を除き、「ゼロ」と呼ばないようにします。 

実際のデバイスのクリティカル・ポイントを定義する最善の方法は、クリティカル・コードとそれに対応

する理想的な電圧、電流、ゲインなどを、測定条件とともにまとめた表を定義することです。 
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ゲイン: コンバータの「ゲイン」とは、公称の変換関係、例えば 10 V フルスケールを定めるアナログのス

ケール・ファクタ設定です。乗算型 DAC またはレシオメトリック ADC では、これが実際のゲインになり

ます。固定リファレンスを内蔵するデバイスでは、出力パラメータのフルスケールの大きさ（例えば、10 
V または 2 mA）で表されます。内蔵リファレンスの使用がオプションであるような固定リファレンスのコ

ンバータでは、コンバータのゲインとリファレンスの仕様が別々に規定されることがあります。ゲインと

ゼロの調整についてはゼロのところで説明しています。 

インピーダンス、入力: 入力ソースから見た ADC の動的負荷。バッファのない CMOS スイッチド・キャパ

シタ ADC では、コンバータのクロック周波数で電流トランジェントが生じるため、高精度に変換するには、

（過渡電流に含まれる周波数で）コンバータを低インピーダンスで駆動する必要があります。バッファ付

き入力 ADC の場合は、通常、入力インピーダンスは抵抗性と容量性の成分で表されます。 

入力換算ノイズ（実効入力ノイズ）: 入力換算ノイズは、入力に換算される、ADC 内部のすべてのノイズ

源の正味の影響と見なすことができます。これは一般に LSB rms で表されますが、電圧で表されることも

あります。6.6 倍することによりピーク to ピーク値に変換することができます。さらに、ピーク to ピーク

入力換算ノイズを使って、ノイズフリーのコード分解能を計算することもできます。（ノイズフリー・コ

ード分解能を参照）。 

リーク電流、出力: 全ビットがオフのときに DAC の出力端子に現れる電流。2 の補数出力型コンバータ

（例えば、多くの高速 CMOS DAC）の場合、すべてのデジタル入力がローのとき、出力のリーク電流は 
OUT 1 で測定される電流で、すべてのデジタル入力がハイのときは、OUT 2 で測定される電流。 

出力伝搬遅延: シングルエンドのサンプリング（または ENCODE）クロック入力を持つ ADC の場合、サン

プリング・クロックの 50 % の時点から、全出力データ・ビットが有効なロジック・レベルに達するまでの

時間の遅延。差動サンプリング・クロック入力を持つ ADC の場合、遅延は差動サンプリング・クロック信

号のゼロ交差を基準にして測定されます。 

出力電圧許容差: リファレンスの場合、25 ºC および規定の入力電圧での標準出力電圧からの最大偏差。認

定済みの基本電圧標準とのトレーサビリティが確保されたデバイスで測定されます。 

過負荷: 過負荷状態を生じる、ADC のフルスケール入力範囲を超える入力電圧。 

過電圧リカバリ時間: 過電圧からの回復時間は、過電圧（通常はフルスケール・レンジより 50 % 大きい値）

になってから ADC で特定の精度が得られるまでに必要な時間と定義されます。過電圧信号がコンバータの

入力電圧範囲に再び入った時点から測定されます。ADC は範囲外信号を制限する理想的なリミッタとして

機能し、過電圧状態時は正または負のフルスケールのコードを生成する必要があります。ADC によっては、

オーバーレンジ・フラグとアンダーレンジ・フラグによりゲイン調整回路をアクティブにするものがあり

ます。 

オーバーレンジ、過電圧: ADC の入力範囲を超えているが過負荷までには至らない入力信号。 
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電源電圧変動除去比（PSRR）: DC 電源電圧の変動が規定のデバイス誤差の変動に占める割合。ppm また

は 1 LSB の分数で表されます。dB で対数表示されることもあります（PSR = 20 log10 (PSRR)）。 

電源電圧変動感度。 

電源電圧の変動に対するコンバータの感度は、通常、電源の 1 % の DC 変動に対して、アナログ値の変動

がフルスケールに対するパーセンテージ値で表されるか、または 1 LSB の割合（DAC 出力、ADC 出力の

コード・センター）で表されます（例: 0.05 %/% ΔV）。電源感度は、電源電圧からの DC の最大のずれと

して規定されることもあります。フルスケールにおける値の変動が電源電圧の 3 % の変動に対して ±½ LSB 
を超えない場合、コンバータは「良好」であると考えられます。バッテリでの動作用に設計されたコンバ

ータでは、さらに優れた仕様が必要です。 

レシオメトリック: ADC の出力は、リファレンス電圧に対する（何らかの）入力量の比に比例したデジタ

ル数値です。ほとんどの変換条件では、絶対的な測定、つまり固定リファレンスに対する測定を必要とし

ます。ただし、このことは、コンバータに印加される信号がリファレンスに依存しないか、または何らか

の方法で別の固定リファレンスから与えられることが前提となります。しかし、実際のリファレンスは本

当に固定されているわけではありません。コンバータと信号源のリファレンスは、時間、温度、負荷など

によって変化します。したがって、リファレンスに依存する信号源（例えば、ストレイン・ゲージ・ブリ

ッジ、RTD、サーミスタ）と一緒にコンバータを使うのであれば、この複数のリファレンスを 1 つのシス

テム・リファレンスで置き換えることは理にかなっています。リファレンスに起因する誤差は相殺される

傾向があるからです。これは、コンバータ内蔵のリファレンス（存在する場合）をシステム・リファレン

スとして使用することで可能になります。別に外部のシステム・リファレンスを使用する方法もあり、こ

のリファレンスはレシオメトリック・コンバータのリファレンスにもなります。 

制限された範囲で、レシオメトリック変換は、アナログまたはデジタルの信号分割（変換中に分母が 
½LSB 未満だけ変化する）の代わりとして機能することもできます。信号入力が分子に、リファレンス入

力が分母になります。 

総合未調整誤差: 一連の指定条件でのフルスケール誤差、相対精度、ゼロコード誤差など、一部のデバイ

スに対する総合的な仕様。 

  



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.5: DAC および ADC の静的伝達関数と DC 誤差 

6.128 
 

 
 

注記



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.6: データ・コンバータの AC 誤差 

6.129 
 

 
 
6.6: データ・コンバータの AC 誤差 
 

このセクションでは、データ・コンバータに関連する AC 誤差について説明します。誤差と仕様の多くは 
ADC と DAC に等しく適用されますが、一部の仕様については、一方でより詳細に規定されています。こ

こではすべての仕様について論じることはせず、最も一般的な仕様についてのみ説明します。 
 

 
図 6.121: 理想的な N ビット ADC のダイナミック性能解析 

 

ほとんどのアプリケーションでは、ADC への入力はある 1 つの周波数帯域になります（通常はそれにノイ

ズが多少加わります）。そのため、量子化ノイズはランダムになる傾向があります。しかし、スペクトル

分析アプリケーションでは（あるいはスペクトル的に純度の高いサイン波を使って ADC で FFT を実行す

る場合）、量子化ノイズと信号間の相関関係はサンプリング周波数と入力信号の比に依存します（図 6.121 
参照）。これを図 6.122 に示します。ここでは、理想的な 12 ビット ADC の出力を 4096 ポイントの FFT を
使って解析しています。左側の FFT プロットでは、サンプリング周波数の入力周波数に対する比をちょう

ど 32 とすると、最悪の高調波は基本波より約 76 dB 低くなっています。右側の図は、比率をわずかにずら

して 4096/127 = 32.25196850394 としたときの効果を示しています。比較的ランダムなノイズ・スペクトル

が示されています。ここで、SFDR は約 92 dBc です。どちらの場合も、全ノイズ成分の実効値は約 q/12 
ですが、最初のケースでは、ノイズは基本波の高調波に集中しています。 
 

 
図 6.122:   サンプリング・クロックと入力周波数の比が 

理想的な 12 ビット ADC の SFDR に与える影響 
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ここに示された ADC の高調波歪みの変動は、サンプリング処理のアーチファクトで、量子化誤差と入力周

波数の相関関係を表すことに注意してください。実際の ADC アプリケーションでは、量子化誤差は一般に

ランダムなノイズとして現れます。これは、広帯域入力信号にランダムな性質があるためと、通常わずか

に存在するシステム・ノイズがディザ信号として作用して、量子化誤差のスペクトルをいっそうランダム

化するためです。 

ADC に対するシングル・トーン・サイン波の FFT テストは、性能評価手法として一般に受け入れられてい

るため、上記の点を知っておくことが重要です。ADC の高調波歪みを正確に測定するためには、量子化ノ

イズの相関関係によるアーチファクトではなく、ADC の歪みを正しく測定できるような方法を取る必要が

あります。それには、周波数比を適切に選択し、場合によっては入力信号に少量のノイズ（ディザ）を注

入します。アナログ・スペクトル・アナライザで DAC の歪みを測定する場合にも、全く同じ点に注意しま

す。 

理想的な 12 ビット ADC の FFT 出力を図 6.123 に示します。FFT のノイズ・フロアの平均値はフルスケー

ルよりも 100 dB ほど低めですが、12 ビット ADC の理論上の S/N 比は 74 dB であることに注意してくださ

い。FFT のノイズ・フロアは ADC の S/N 比ではありません。FFT は帯域幅が fs/M（M は FFT のポイント

数）のアナログ・スペクトル・アナライザと同様に機能するためです。したがって、理論的な FFT ノイ

ズ・フロアは、FFT のプロセス・ゲインのために量子化のノイズ・フロアより 10log10(M/2) dB 小さくなり

ます。S/N 比が 74 dB であるような理想的な 12 ビット ADC の場合、4096 ポイントの FFT では 
10log10(4096/2) = 33 dB のプロセス・ゲインが得られるため、全体の FFT ノイズ・フロアは 74 + 33 = 107 dBc 
となります。実際、FFT のノイズ・フロアは、FFT のサイズを大きくすればするほどいっそう低減できま

す。アナログ・スペクトル・アナライザのノイズ・フロアが、帯域幅を狭めると低減できるのと全く同じ

です。FFT を使って ADC をテストする場合は、歪み成分を FFT のノイズ・フロアと区別できるように、

FFT のサイズを十分に大きくすることが重要です。 
 

 
図 6.123: 4096 ポイント の FFT を用いた 
理想的な 12 ビット ADC のノイズ・フロア 
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実際の ADC のノイズ 
 

アーキテクチャにかかわらず、実際のサンプリング ADC（積分サンプル&ホールドを内蔵した ADC）には

ノイズや歪みの発生源がいくつかあります（図 6.124 参照）。広帯域のアナログ・フロント・エンド・バ

ッファには広帯域ノイズや非線形性があり、帯域幅も有限です。SHA（サンプル＆ホールド・アンプ）に

より、さらに非線形性、帯域制限、アパーチャ・ジッタが追加されます。また、ADC の実際の量子化器部

分では、量子化ノイズと、積分や微分の非線形性が追加されます。以下の説明では、ADC のシーケンシャ

ル出力が長さ M のバッファ・メモリにロードされ、FFT プロセッサがスペクトルを出力するものとします。

また、FFT 演算自体は ADC に対して重大な誤差を与えないものとします。ただし、出力のノイズ・フロア

を調べるときは、FFT のプロセス・ゲイン（M に依存）を考慮する必要があります。 
 

 
図 6.124: ノイズ源と歪み源を示す ADC モデル 

 
等価入力換算ノイズ  
 

広帯域 ADC の内部回路は、抵抗ノイズと kT/C ノイズに起因する一定量のノイズの実効値を発生します。

このノイズは DC 入力信号も存在し、ほとんどの広帯域（または高分解能）ADC の出力では、このノイズ

により DC 入力の公称値を中心としてコードが分布することがわかります（図 6.125 参照）。この値を測定

するには、ADC の入力を接地するか、または十分デカップリングされた電圧源に接続し、多数の出力サン

プルを収集して、ヒストグラム（グラウンド入力ヒストグラムと呼ばれることがある）としてプロットし

ます。このノイズはほぼガウス分布であるため、ヒストグラムの標準偏差は簡単に計算可能で（参考資料 
6 参照）、実効入力ノイズの実効値に相当します。このノイズの実効値は LSB の実効値を使って表すのが

一般的ですが、ADC のフルスケール入力範囲に換算した電圧の実効値で表すこともできます。 
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図 6.125: 入力換算ノイズが ADC の「グラウンド入力」ヒストグラムに及ぼす影響 

 
ノイズフリー（フリッカーフリー）コード分解能  
 

ADC のノイズフリー・コード分解能とは、それ以上個別のコードを明確に分解できないビット数のことで

す。その原因は、すべての ADC に関連する上述の実効入力ノイズ（または入力換算ノイズ）です。このノ

イズは実効値の量で表すことが可能で、通常は LSB 実効値の単位になります。これを 6.6 倍すると、ノイ

ズの実効値がピーク to ピーク値に変換されます（LSB のピーク to ピーク値で表される）。N ビット ADC 
の全範囲は 2N LSB になります。ノイズフリー（またはフリッカーフリー）の分解能は、次式を使って計算

できます。 
 

ノイズフリー・コード分解能 = log2（2N／ピーク toピーク・ノイズ） 式 6 17 

 

この仕様は、一般に測定用の高分解能 Δ ADC に関連するものですが、すべての ADC に適用できます。 

分解能を計算するのに、入力ノイズの実効値に対するフルスケール・レンジの比が使用されることがあり

ます。この場合、有効分解能という用語が使用されます。同一条件では、有効分解能のほうがノイズフリ

ー・コード分解能よりも log2（6.6）、つまり約 2.7 ビットだけ大きいことに注意してください。 
 

有効分解能 = log2（2N／入力ノイズの実効値） 式 6.18 
 

有効分解能 = ノイズフリー・コード分解能 + 2.7 ビット 式 6.19 
 

この計算を図 6.126 にまとめています。 
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NUMBER OF
OCCURANCES

RMS NOISE (LSBs)

P-P INPUT NOISE

 6.6 × RMS NOISE

OUTPUT CODE



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.6: データ・コンバータの AC 誤差 

6.133 
 

 
 

 
図 6.126: 入力換算ノイズを使用したノイズフリー（フリッカーフリー）コード分解能の計算 

 
データ・コンバータのダイナミック性能 
 

ADC の AC 性能を特性評価するにはさまざまな方法があります。ADC 技術の初期段階（30 年以上前）に

は、AC 仕様はほとんど標準化されておらず、計測機器や技術は十分に理解されていないか利用可能でも

ありませんでした。ほぼ 30 年間にわたって、メーカーと顧客はコンバータのダイナミック性能の測定に関

する経験を積んできました。図 6.127 に示す仕様は、現在最も一般的に使用されている仕様を示していま

す。実質的にすべての仕様は周波数領域でのコンバータの性能を表しています。FFT はこれらすべての測

定の中心であり、後のセクションで詳しく説明します。 
 
積分および微分の非直線性歪みの影響 
 

データ・コンバータの非線形性を調べる際に最初に理解しなければならないことの 1 つは、データ・コン

バータの伝達関数が、オペアンプやゲイン・ブロックなどの従来のリニア・デバイスでは生じないような

アーチファクトを発生させることです。ADC 全体の積分非直線性は、フロント・エンドと SHA の積分非

直線性に加え、ADC の伝達関数全体の積分非直線性に起因します。しかし、微分非線形性は符号化プロセ

スのみに起因するため、ADC の符号化アーキテクチャによってかなり変化する可能性があります。全体的

な積分非直線性は歪みを生じさせ、その振幅は入力信号振幅に応じて変化します。例えば、2 次相互変調

積は信号レベルが 1 dB 増えるごとに 2 dB 増加し、3 次積は信号レベルが 1 dB 増えるごとに 3 dB 増加しま

す。 
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図 6.127: 量子化データ・コンバータのダイナミック性能 

 

 
図 6.128: 代表的な ADC/DAC の DNL 誤差（拡大表示） 

 

ADC の伝達関数の微分非直線性は歪みを生じさせますが、これは信号の振幅だけでなく、ADC の伝達関

数上での微分非直線性誤差の位置にも依存します。 
  

◆ Harmonic Distortion
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◆ Total Harmonic Distortion (THD)
◆ Total Harmonic Distortion Plus Noise (THD + N)
◆ Signal-to-Noise-and-Distortion Ratio (SINAD, or S/N +D)
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◆ Spurious Free Dynamic Range (SFDR)
◆ Two-Tone Intermodulation Distortion
◆ Multi-tone IntermodulationDistortion
◆ Noise Power Ratio (NPR)
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微分非線形性のある ADC の 2 つの伝達関数を図 6.128 に示します。左側の図は中点で発生する誤差を示し

ています。したがって、大信号と小信号のどちらでも、信号がこの点を横切るときに歪みを生成しますが、

これは信号振幅とは相対的に無関係です。右側の図は、フルスケールの 1/4 と 3/4 で微分非直線性誤差があ

る、別の ADC の伝達関数を示しています。ピーク to ピークの半分を超える振幅の信号はコード変換する

と歪みを発生させますが、ピーク toピークの半分未満の信号は発生させません。 

ほとんどの高速 ADC は ADC のレンジ全体で微分非直線性が得られるように設計されています。したがっ

て、フルスケールの数 dB 以内の信号に対しては、伝達関数全体での積分非直線性が歪み積を決定します。

ただ、これより低レベルの信号の場合、高調波成分は微分非線形性が優勢になるため、一般には信号振幅

の減少に応じて低減することはありません。 
 
高調波歪み、最悪高調波、全高調波歪み（THD）、全高調波歪み+ノイズ（THD + N） 
 

ADC の歪みを定量化する方法はいくつかあります。FFT 解析を利用すれば、信号のさまざまな高調波の振

幅を測定することができます。入力信号の高調波は、周波数スペクトルの位置で他の歪み成分と区別する

ことができます。7 MHz の入力信号を 20 MSPS でサンプリングしたときに現れる、最初の 9 次までの高調

波の位置を図 6.129 に示します。fa の折り返された高調波歪みは、|±Kfs ± nfa| の周波数に現れます。ここで 
n は高調波の次数で、K = 0, 1, 2, 3,.... です。通常、データシートには、ほかと比べて大きい 2 次と 3 次の高

調波歪みか，あるいは最悪の高調波歪みの値が規定されます。 
 

 
図 6.129: 歪み成分の位置（入力信号: 7 MHz、サンプリング・レート: 20MSPS） 
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高調波歪みは通常、dBc（対キャリア・レベル比）で表され、オーディオ用途ではパーセントで表されま

す。高調波歪みは通常、フルスケールに近い入力信号で規定されますが（クリッピングを防ぐために一般

にフルスケールより 0.5 dB ～ 1 dB 小さい値）、どのような信号レベルでも規定することができます。フル

スケールよりかなり小さい信号の場合、コンバータの DNL に起因する歪み成分（直接高調波ではない）に

より性能が制限されます。 

全高調波歪み（THD）は、基本周波数信号の実効値と、高調波成分（一般に最初の 5 つの高調波が大きい）

の 2 乗和平方根の平均値との比です。ADC の THD も、一般にフルスケールに近い入力信号で規定されま

すが、任意のレベルで規定されることもあります。 

全高調波歪み + ノイズ（THD + N）は、基本波信号の実効値と、高調波成分にすべてのノイズ成分を加え

た値（DC を除く）の 2 乗和平方根の平均値との比です。ノイズを測定する帯域幅を指定する必要がありま

す。FFT の場合、帯域幅は DC ～ fs/2 となります。（測定の帯域幅が DC ～ fs/2 の場合、THD + N と SINAD 
は等しくなります。以下を参照）。 
 
信号／ノイズ + 歪み（SINAD）、信号／ノイズ比（S/N 比）、有効ビット数（ENOB） 
 

SINAD と S/N 比については、ADC のメーカー間で定義が微妙に異なるので注意が必要です。信号／ノイ

ズ + 歪み（SINAD または S/(N+D) は、信号の実効値と、高調波を含む他のすべてのスペクトル成分（DC 
を除く）の 2 乗和平方根（rss）の平均値との比で表します（図 6.130 参照）。SINAD は、ノイズ（熱ノイ

ズを含む）と歪みを構成するすべての成分を含むため、入力周波数の関数として ADC 全体の動的性能を示

す良い指標です。さまざまな入力信号振幅を示すために、SINAD をプロット表示することがよくあります。

ノイズ測定の帯域幅が同じならば、SINAD と THD ＋ N は一致します。12 ビット、65 MSPS ADC の 
AD9226 における代表的なプロットを図 6.131 に示します。 
 

 
図 6.130: SINAD、ENOB、S/N 比 

 
  

◆ SINAD (Signal-to-Noise-and-Distortion Ratio):
⚫ The ratio of therms signal amplitude to the meanvalue of the

root-sum-squares (RSS) of all other spectral components,
including harmonics, but excluding DC.

◆ ENOB (Effective Number ofBits):

◆ SNR (Signal-to-Noise Ratio, or Signal-to-Noise Ratio Without
Harmonics:
⚫ The ratio of therms signal amplitude to the meanvalue of the

root-sum-squares (RSS) of all other spectral components,
excluding the first 5 harmonics and DC

ENOB =
SINAD – 1.76dB

6.02
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図 6.131: さまざまな入力フルスケール・スパン（レンジ）における 12 ビット、 

65MSPS ADC AD9226 の SINAD および ENOB 
 

SINAD のプロットは、ADC の AC 性能が高周波歪みにより低下する場所を示しています。通常、アンダー

サンプリング・アプリケーションでの性能を評価できるように、ナイキスト周波数よりかなり高い周波数

に対する SINAD がプロットされます。SINAD は、多くの場合、理想的な N ビット ADC の理論上の S/N 比 
= 6.02N + 1.76 dB の関係式を用いて有効ビット数（ENOB: Effective Number of Bits）に変換されます。N に
ついて S/R 比の方程式を解き、有効ビット数を求めます。SINAD の代わりに S/R 比を利用することもあり

ます。 
 

 式 6.20 

 

信号／ノイズ比（S/N 比または高調波なしの S/N 比は SINAD と同様に計算されますが、計算から信号の高

調波が除かれ、ノイズ項だけを残す点が異なります。実際には、中心的な 5 次以下の高調波を除けば十分

です。S/N 比は試験周波数を高くすると劣化しますが、高調波を含まないため SINAD ほど急激に変化しま

せん。 

最近の ADC のデータシートでは、SINAD のことを S/N 比と呼んでいることが多いので、仕様を解釈する

ときは注意が必要です。  
 
アナログ帯域幅 
 

ADC のアナログ帯域幅は、入力信号周波数を掃引し、基本波成分のスペクトラム（FFT で求める）が 3 dB 
低くなった周波数で定義されます。この帯域幅は、小信号に対して（SSBW:小信号帯域幅）またはフルス

ケール信号に対して（FPBW:フルパワー帯域幅）規定することができるので、ADC のメーカー間の仕様が

大きく異なることがあります。  
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小信号帯域幅はフルパワー帯域幅よりも大きくなります。これはコンバータのアナログ部分のスルー・レ

ートに関連しています。また、これはオペアンプの帯域幅の仕様と同様です。 

アンプと同様、コンバータのアナログ帯域幅の仕様は、ADC が帯域幅の最大周波数まで優れた歪み性能を

維持することを意味するものではありません。実際、ほとんどの ADC の SINAD（または ENOB）は、入

力周波数が 3dB 帯域幅に近づく前に大きく低下します。FPBW が 1 MHz の場合の ADC の ENOB とフルス

ケールの周波数応答を図 6.132 に示しますが、ENOB は 100 kHz を超えると急激に低下し始めています。 
 

 
図 6.132: ADC ゲイン（帯域幅）および ENOB 対周波数からわかる ENOB 仕様の重要性 

 

一部のシステム、特にビデオ・アプリケーションでは、0.1 dB 低下するレベルで帯域幅の仕様が規定され

ています。 
 
スプリアスフリー・ダイナミック・レンジ（SFDR） 
 

通信用途で使用される ADC にとっては、スプリアスフリー・ダイナミック・レンジ（SFDR）が最も重要

な仕様。ADC にとって、SFDR はミキサーや LNA の 3 次インターセプト・ポイントに相当します。ADC 
の SFDR は、信号振幅の実効値と、対象の帯域幅で測定されたピーク・スプリアス・スペクトル成分の実

効値との比として定義されます。特に指定のない限り、帯域幅はナイキスト帯域幅 DC ～ fs/2 とされます。 
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場合によっては、周波数スペクトルが帯域内領域（対象の信号を含む）と帯域外領域（信号はここでデジ

タル的にフィルタリングされる）に分割されることがあります。この場合には、帯域内の SFDR 仕様と帯

域外の SFDR 仕様がそれぞれ記載されます。 

通常、SFDR は信号振幅の関数としてプロットされ、信号振幅（dBc）または ADC フルスケール値（dBFS）
を基準にして表されます（図 6.133 参照）。 
 

 
図 6.133: スプリアスフリー・ダイナミック・レンジ（SFDR） 

 

 
図 6.134: AD6645、14 ビット、80 MSPS ADC の SFDR（入力が 69.1 MHz の場合） 
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入力信号がフルスケール近くになるとき、一般に基本波の 2 次、3 次のような低次高調波によりピーク・

スプリアス・スペクトルが決まります。しかし、入力信号がフルスケールよりも数 dB 小さくなると、通

常、入力信号の高調波以外のスプリアスが発生します。この原因は、前述の ADC 伝達関数の微分非直線性

です。このように、SFDR は発生原因に関係なく、すべての歪み源を考慮しています。 

AD6645 は 14 ビット、80 MSPS の広帯域 ADC で、高い SFDR が重要な通信アプリケーション向けに設計

されています。69.1 MHz 入力と 80 MSPS のサンプリング周波数におけるシングル・トーンの SFDR を図 
6.134 に示します。第 1 ナイキスト・ゾーン（DC ～ 40 MHz）全体で、最低でも 89 dBc の SFDR が得られ

ていることに注目してください。 

入力信号振幅の関数として表した AD6645 の SFDR を図 6.135 に示します。信号振幅の全範囲で、SFDR が 
90 dBFS 以上であることに注目してください。SFDR の急峻な変化は、ADC 伝達関数の微分非直線性によ

るものです。この非線形性は図 6.128B に示す非線形性に相当し、約 65 dBFS 以下の入力信号が、DNL の増

大したポイントをどれも超えないようにミッドスケールからオフセットされています。帯域外で小さなデ

ィザ信号を注入することによって、S/N 比はわずかに低下するものの、SFDR を改善できることに注目して

ください。 
 

 
図 6.135: AD6645、14 ビット 80 MSPS ADC の SFDR 周波数対入力電力レベル 

（69.1 MHz 入力の場合） 
 

SFDR は一般に、ADC における N ビットの理論上の S/N 比（6.02 N + 1.76 dB）よりもはるかに大きくなり

ます。例えば、AD6645 は SFDR が 90 dBc で、代表的な S/N 比が 73.5 dB（14 ビットの理論上の S/N 比は 
86 dB）の 14 ビット ADC です。これは、ノイズと歪みの測定間に根本的な違いがあるためです。FFT のプ

ロセス・ゲイン（4096 ポイントの FFT の場合は 33 dB）により、ノイズ・フロアよりもかなり小さな周波

数スプリアスを観測することができます。ADC の分解能を上げることは、S/N 比を大きくするのには役立

ちますが、SFDR は大きくなることも、ならないこともあります。 
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2 調波相互変調歪み（IMD） 
 

2 調波相互変調歪み（IMD）は、きわめて近接したスペクトル純度の高い 2 つのサイン波を周波数 f1、f2 で 
ADC に加えて測定します。各トーンの振幅は、2 つのトーンを同相で加えたときに ADC がクリップしない

ように、フルスケールから 6dB を減じた値よりわずかに高く設定します。2 次および 3 次の相互変調積の

周波数関係を図 6.136 に示します。2 次相互変調の周波数成分はデジタル・フィルタで除去できることに注

意してください。しかし、3 次相互変調積（2f2 － f1）と（2f1 － f2）の周波数は元々の信号に近いため、フ

ィルタリングが困難です。特に規定がない限り、ツー・トーン IMD とは、この 3 次 IMD 積を指します。

IMD 積の値は dBc で表され、基準は 2 つの信号のいずれかの入力信号レベルであり、それらの合計値では

ありません。 
 

 
図 6.136: 2 次および 3 次の相互変調積（f1 = 5 MHz、f2 = 6 MHz の場合） 

 

ただし、2 つのトーンが fs/4 に近い場合、基本波の 3 次歪みと 3 次高調波の折り返しにより、実際の積（2f2 
－ f1）と（2f1 － f2）を識別することが困難になるので注意が必要です。その理由は、fs/4 の 3 次高調波は 
3fs/4 であり、この信号は fs – 3fs/4 = fs/4 に折り返されるからです。同様に、2 つのトーンが fs/3 に近い場合

は、2 次高調波の折り返しが測定を妨げることがあります。この場合も理由は同じで、fs/3 の 2 次高調波が 
2fs/3 で、そのその折り返しが fs – 2fs/3 = fs/3 となるからです。 
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マルチトーン・スプリアスフリー・ダイナミック・レンジ 
 

通信アプリケーションでは、ツー・トーンおよびマルチトーンの SFDR がしばしば測定されます。周波数

が近接したトーンを多数用いると、AMPS や GSM などのセルラ式携帯電話システムの広帯域周波数スペク

トルをより正確にシミュレートすることができます。14 ビット 80M SPS ADC である AD6645 の ツー・ト

ーン相互変調性能を図 6.137 に示します。入力トーン信号は 55.25 MHz と 56.25 MHz で、第 2 ナイキスト・

ゾーンにあります。 

したがって、これらのトーンの折り返しは第 1 ナイキスト・ゾーン内の 23.75 MHz と 24.75 MHz に現れま

す。SFDR が大きければ、レシーバーが大信号の中から小さな信号を受信する能力を高め、大きな信号の

相互変調積により小さな信号が埋もれてしまう事態を避けることができます。同一入力周波数に対し、入

力信号振幅の関数で表した AD6645 におけるツー・トーン の SFDR を図 6.138 に示します。 
 

 
図 6.137: AD6645、14 ビット 80 MSPS ADC のツー・トーン SFDR 

（入力トーン: 55.25 MHz および 56.25 MHz） 
 

 
図 6.138: AD6645、14 ビット 80 MSPS ADC のツートーン SFDR 対入力振幅 
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2 次と 3 次のインターセプト・ポイント、1 dB 圧縮ポイント 
 

周波数帯域中のチャンネル間隔が一定であるマルチチャンネル通信システムでは、3 次 IMD 積が特に問題

となります。3 次 IMD 積があると、大信号があるときに小信号が覆い隠されてしまうことがあるからです。 

図 6.139 に示すように、アンプでは 3 次インターセプト・ポイントの値を使って 3 次 IMD 積の仕様が規定

されるのが一般的です。ここでは、スペクトル純度の高いツー・トーン信号をシステムに加えています。

シングル・トーンの出力信号電力（dBm）とともに、3 次積の（シングル・トーンに対する）相対振幅を、

入力信号電力の関数としてプロットしたものです。図では、基本波は傾きが 1 の曲線で示されています。

システムの非線形性をべき級数展開で近似すると、2 次 IMD の振幅は信号入力が 1 dB 増加するごとに 2 dB 
増加するので、これを傾きが 2 のプロット線で図示しています。 

同様に、3 次 IMD の振幅は、入力信号が 1 dB 増加するごとに 3 dB 増加するので、傾きが 3 の曲線で表さ

れることになります。低レベルのツー・トーン入力信号と 2 つのデータ・ポイントを使用すれば、2 次と  
3 次 の IMD の直線を引くことができます（傾きが既知なので通過点がわかれば直線が決まる）（図 6.139 
参照）。 
 

 
図 6.139: アンプのインターセプト・ポイントと 1 dB 圧縮ポイントの定義 

 

しかし現実には、入力信号が一定のレベルに達すると、出力信号の増加が頭打ちになり、つまり出力が圧

縮し始めます。ここで注目するパラメータは、1 dB の圧縮ポイントです。このポイントは、出力信号が理

想的な入出力伝達関数から 1 dB 圧縮されるポイントです。 
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このポイントは、図 6.139 において、理想的な傾き 1 の直線が破線表示された領域内に示されており、実

際の応答は圧縮されることを示しています（実線）。 

それにもかかわらず、2 次および 3 のインターセプト・ラインを延長すると、理想的な出力応答を表す破

線の延長部分と交差します。これらの交差点が、2 次および 3 次インターセプト・ポイント、つまり IP2、
IP3 と呼ばれるものです。これらの電力レベルの値は、通常、デバイスがマッチング負荷（通常 50 Ω だが、

この限りではない）に供給する出力電力を基準とし、dBm で表されます。 

IP2、IP3、1dB の圧縮ポイントはいずれも周波数の関数であり、予想どおり、周波数が高くなるほど歪み

は悪化します。 

与えられた周波数での 3 次インターセプト・ポイントがわかれば、3 次 IMD 積の近似値を出力信号レベル

から求めることができます。 

歪み積の変動は（入力信号振幅の関数としては）予測できないので、2 次と 3 次のインターセプト・ポイ

ントの考え方は ADC には有効ではありません。ADC は、フルスケールに近づく信号を徐々に圧縮してい

くわけではないからです（1 dB の圧縮ポイントは存在しません）。信号が ADC の入力レンジを超えると

すぐにハード・リミッタとして機能するため、クリッピングにより突然過度の歪みを生じ始めます。一方、

フルスケールよりずっと小さい信号については、歪みフロアは比較的一定なので、信号レベルとは無関係

です。これを図 6.140 に示します。 
 

 
図 6.140: 実用的な意味を持たないデータ・コンバータのインターセプト・ポイント 

 

図 6.140 の IMD 曲線は 3 つの領域に分かれています。低レベルの入力信号では、IMD 積は信号レベルにか

かわらず、比較的一定です。つまり、入力信号が 1 dB 増加するにつれ、IMD レベルに対する信号の比も  
1 dB 増加することになります。 
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入力信号が ADC のフルスケール・レンジの数 dB 以内になると、IMD が増え始めます（ただし優れた設計

の ADC ではそうならないことがあります）。このようになる正確なレベルは対象とする ADC によって異

なります。ADC の中には、入力レンジ全域で IMD があまり増加しないものもありますが、ほとんどは増

加します。入力信号がフルスケールを超えて増加し続けると、ADC は理想的なリミッタとして動作し、

IMD 積は非常に大きくなります。 

このような理由から、2 次と 3 次の IMD インターセプト・ポイントの仕様は ADC では規定されていませ

ん。DAC にも基本的に同じ考え方が適用されます。いずれの場合も、データ・コンバータの歪みを評価す

るには、シングル・トーンまたはマルチトーンの SFDR 仕様を使用するのが最も一般的です。 
 
広帯域 CDMA（W-CDMA）の ACPR（隣接チャンネル漏洩電力比）および  
ADLR（隣接チャンネル漏れ率） 
 

広帯域 CDMA チャンネルの帯域幅は約 3.84 MHz で、チャンネル間隔は 5 MHz です。チャンネル内の電力

の隣接チャンネルの電力に対する比（dBc）は、ACPR（隣接チャンネル漏洩電力比）として定義されてい

ます。 

チャンネル帯域幅内の電力の隣接する空きキャリア・チャンネルにおけるノイズ・レベルに対する比

（dBc）は、ACLR（隣接チャンネル漏れ率）として定義されています。 
 

 
図 6.141: 広帯域 CDMA（W-CDMA）隣接チャンネル漏れ率（ACLR） 

 

AD6645 を用い、76.8 MSPS の周波数でサンプリングした、140 MHz を中心とする単一の広帯域 CDMA チ
ャンネルを図 6.141 に示します。これはアンダーサンプリングの好例です（ダイレクト IF/デジタル変換）。

信号は第 3 ナイキスト・ゾーン、つまり 3fs/2 ～ 2fs（115.2 MHz ～ 153.6 MHz）の範囲内にあります。 
  

ACLR
= 70dB
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したがって、第 1 ナイキスト・ゾーン内の折り返し信号は、2fs – fa = 153.6 – 140 = 13.6 MHz を中心としま

す。図には、折り返された高調波の位置も示されています。例えば、入力信号の第 2 高調波は 2 × 140 = 
280 MHz で生じ、折り返し成分は 4fs – 2fa = 4 × 76.8 – 280 = 307.2 – 280 = 27.2 MHz に現れます。 
 
ノイズ・パワー比（NPR） 
 

ノイズ・パワー比は、FDMA（周波数分割多元接続）通信リンクの送信特性の測定に広く使用されていま

す（参考資料 7 参照）。代表的な FDMA システムでは、同軸やマイクロ波、または衛星機器を介して送信

するために、4 kHz 幅の音声チャンネルが周波数ビンに「スタック」されます。受信側では、FDMA デー

タはデマルチプレクスされ、個別の 4 kHz ベースバンド・チャンネルに戻されます。チャンネル数がおよ

そ 100 を超える FDMA システムでは、FDMA 信号を適切な帯域幅を持つガウス・ノイズによって近似する

ことができます。それぞれの 4 kHz チャンネルの「静粛性」を測定するには、狭帯域ノッチ（バンドスト

ップ）フィルタと、4 kHz ノッチ内部のノイズ・パワーを測定するように特別に調整されたレシーバーを

使用します（図 6.142 参照）。 

ノイズ・パワー比（NPR）の測定は簡単です。まずノッチ・フィルタを外し、ノッチ内の信号のノイズ・

パワーの実効値を狭帯域レシーバーで測定します。次にノッチ・フィルタのスイッチをオンにして、スロ

ット内の残留ノイズを測定します。これらの 2 つの測定値の比を dB で表したものが NPR になります。ノ

イズ帯域幅（低帯域、中帯域、高帯域）でスロット周波数をいくつかテストして、システムの特性を適切

に評価します。ADC での NPR 測定は、アナログ・レシーバーをバッファ・メモリおよび FFT プロセッサ

で置き換える点を除き、同様の方法で行います。 
 

 
図 6.142: ノイズ・パワー比（NPR）の測定 
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NPR は、システムのピーク・レンジを基準としたノイズ・レベルの実効値の関数として示されます。ノイ

ズ負荷レベルが非常に小さい場合、（非デジタル・システムでの）好ましくないノイズは主に熱ノイズで、

入力のノイズ・レベルとは無関係です。曲線のこの領域では、ノイズの負荷レベルが 1 dB 増加すると NPR 
が 1 dB 増加します。ノイズ負荷レベルが増加すると、システム内のアンプが過負荷になり始め、相互変調

積が生じてシステムのノイズ・フロアが上昇します。入力ノイズがさらに増加すると、「過負荷」ノイズ

の影響が支配的になり、NPR が大幅に低下します。FDMA システムは、通常、最大の NPR よりも数 dB 低
いノイズ負荷レベルで動作します。 

ADC を含むデジタル・システムでは、低レベルのノイズ入力が加えられると、スロット内のノイズは主に

量子化ノイズになります。この領域では、NPR 曲線は線形になります。ノイズ・レベルが増加すると、ノ

イズ・レベルと NPR 間に 1 対 1 の対応が存在するようになります。しかし、あるレベルでは、ADC によ

るハード・リミットの動作によって生じる「クリッピング」ノイズが支配的になります。10、11、12 ビッ

トの ADC における理論曲線を図 6.143 に示します（参考資料 8 参照）。 
 

 
図 6.143: 10、11、12 ビット ADC の理論上の NPR 

 

理論上の NPR の最大値と 8 ～ 16 ビット ADC で発生する最大のノイズ負荷レベルを図 6.144 に示します。

ADC の入力レンジは 2 VO ピーク toピークです。ノイズ・レベルの実効値は σ、ノイズ負荷係数 k（クレス

ト・ファクタ）は ピーク対実効値の比 VO/σ で定義されます（k は数値比または dB のいずれかで表されま

す）。 

チャンネル間に位相相関がほとんどないマルチチャンネル高周波通信システムでは、FDMA システムと同

様、多数の個別チャンネルで生じる歪みをシミュレートするのに NPR を使用することもできます。ノイズ

源と ADC の間にノッチ・フィルタを配置し、アナログ・レシーバーの代わりに FFT 出力を使用します。

ノッチ・フィルタの幅は、12 ビット 170 MSPS ADC の AD9430 では数 MHz に設定されています（図 2.65 
参照）。 
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ノッチは 19 MHz を中心とし、NPR はノッチの「深さ」になります。理想的な ADC はノッチ内部でのみ量

子化ノイズを生成します。しかし実際には、ADC の不完全性による追加ノイズや相互変調歪みによる追加

ノイズ成分が加わります。NPR は理論値 62.7 dB と比較して約 57 dB であることに注意してください。 
 

 
図 6.144: 8 ～ 16 ビット ADC の理論的な最大 NPR 

 

 
図 6.145: AD9430、12 ビット、170 MSPS ADC の NPR 測定値 57 dB（理論値は 62.7 dB ） 
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ノイズ係数（F）とノイズ指数（NF） 
 

ノイズ指数（NF）は、RF システム設計者の間では一般的な仕様です。これは RF アンプ、ミキサーなどの

特性評価に使用され、無線レシーバー設計のツールとしても広く使用されています。通信やレシーバーの

設計に関する多くの優れた教科書では、ノイズ指数がよく取り上げられています（例えば、参考資料 9 参
照）。この話題に関する説明はここでの目的ではないため、データ・コンバータにノイズ指数がどのよう

に適用されるかについてのみ説明します。 

RF アプリケーションでは多くの広帯域オペアンプや ADC が 使用されているので、これらのデバイスのノ

イズ指数が重要になるのは当然であったといえます。参考資料 10 で説明されているように、オペアンプの

ノイズ指数を正確に求めるためには、オペアンプの電圧と電流のノイズを知るだけでなく、クローズドル

ープ・ゲイン、ゲイン設定抵抗値、ソース抵抗、帯域幅などの正確な回路状態についても知っておく必要

があります。これから見ていくように、ADC のノイズ指数の計算はさらに困難です。 

ADC のノイズ指数を定義するための基本モデルを図 6.146 に示します。ノイズ指数 F は、ソース抵抗のみ

によって生じるノイズ電力量に対する ADC の総実効入力ノイズ電力の比として簡単に定義されます。イン

ピーダンスがマッチングしていれば、ノイズ電力の代わりに電圧ノイズの 2 乗を使うことができます。ノ

イズ指数 NF はノイズ係数を単に dB で表した値であり、NF = 10log10F です。 
 

 
図 6.146: ADC のノイズ指数（注意して使用すること） 

 

このモデルでは、ADC への入力は抵抗 R のソースから与えられ、ノイズ帯域幅が fs/2 のフィルタで入力が 
fs/2 に帯域制限されているものとします。また、入力信号をさらに帯域制限して、オーバーサンプリング

を実現しプロセス・ゲインを得ることもできます。この条件については後ほど説明します。 
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また、ADC への入力インピーダンスがソース抵抗に等しいと仮定しています。多くの ADC は入力インピ

ーダンスが高いため、この終端抵抗を ADC の外部に置いてもよいし、あるいは内部抵抗と並列に配置して 
R に等しい等価終端抵抗としてもかまいません。フルスケールの入力電力とは、ピーク to ピーク振幅が 
ADC の入力レンジ全体をカバーするようなサイン波の電力のことです。次式で与えられるフルスケール入

力のサイン波は、ADC のピーク toピーク入力レンジに対応する 2VO のピーク toピーク振幅になります。 
 

v(t) = VO sin 2pft 式 6.21 
 

このサイン波のフルスケール電力は次式で与えられます。 
 

 式 6.22 

 

慣例では、この電力は次のように dBm（1 mW を基準）で表されます。 
 

 式 6.23 

 

非理想的なブリック・ウォール・フィルタのノイズ帯域幅は、非理想的なフィルタと同じノイズ・パワー

を通過させる、理想的なブリック・ウォール・フィルタの帯域幅として定義されます。したがって、フィ

ルタのノイズ帯域幅は、フィルタのカットオフ領域のシャープネスに応じた係数だけ、フィルタの 3 dB 帯
域幅より常に大きくなります。5 極までのバターワース・フィルタにおけるノイズ帯域幅と 3 dB 帯域幅の

関係を図 2.68 に示します。2 極の場合は、ノイズ帯域幅と 3 dB 帯域幅は互いに 11 % 以内にありますが、

それを超えるとこの 2 つの量は原則的に等しくなることに注意してください。  
 

 
図 6.147: バターワース・フィルタのノイズ帯域幅と 3 dB 帯域幅の関係 
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NF 計算における最初の手順は、ADC の S/N 比から実効入力ノイズを計算することです。ADC の S/N 比は

さまざまな入力周波数に対して規定されているため、対象とする入力周波数に対応した値を使用するよう

にします。また、高調波が S/N 比の数値に含まれていないことを確認します。ADC のデータシートの中に

は SINAD と S/N 比を混同しているものがあるからです。S/N 比がわかれば、等価入力の電圧ノイズの実効

値（RMS）は次式から計算することができます。 
 

 式 6.24 

 

VNOISE RMS について解くと 
 

 式 6.25 

 

これは、ナイキスト帯域幅 DC ～ fs/2 で測定された、キャリア周波数での実効入力ノイズ電圧の実効値の

合計です。このノイズにはソース抵抗のノイズが含まれていることに注意してください。これらの結果を

図 6.148 にまとめました。 
 

 
図 6.148: ADC の S/N 比から計算した総実効入力ノイズ 

 

次の手順で、実際にノイズ指数を計算します。図 2.70 で注目したいのは、ソース抵抗に起因する入力電圧

ノイズの量は、ソース抵抗の電圧ノイズ (4kTBR) を 2 で割ったもの、あるいは ADC の入力終端抵抗によ

って 2:1 の減衰器を構成した場合は  (kTBR) となることです 。 
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ノイズ指数は、次のように F を dB に変換して得られます。 
 

NF = 1010logF = PFS(dBm)  + 174 dBm – S/N 比 – 1010logB 式 6.25 
 

ここで S/N 比の単位は dB、B の単位は Hz、また、T = 300 K、k = 1.38  10–23 J/K です。 
 

前述したようにプロセス・ゲインに起因するノイズ指数を減少させるのに、オーバーサンプリングやフィ

ルタリングを使用することができます。この場合、信号帯域幅 B は fs/2 より小さくなります。補正した式

は次式となり、図 6.149 にも示しています。 
 

NF = 1010logF = PFS(dBm)  + 174 dBm – S/N 比 – 10 log10[fs/2B] – 10 log10B 式 6.26 
 

 
図 6.149: S/N 比、サンプリング・レート、および入力電力から計算される ADC のノイズ指数 

 

14 ビット、80 MSPS ADC である AD6645 の NF を計算した例を図 6.151 に示します。AD6645 の入力インピ

ーダンス 1k Ω と並列に 52.3 Ω の抵抗が追加されて、正味の入力インピーダンスが 50 Ω となっています。

ADC はナイキスト条件で動作しており、式 6.26 の中の S/N 比を 74 dB  として計算を始めます。ノイズ指

数は 34.8 dB となります。 

電圧ゲインのある RF トランスを使ってノイズ指数を改善する方法を図 6.152 に示します。図 6.152A では、

巻数比は 1:1 で、ノイズ指数は（図 6.151 より）34.8 です。図 6.152B に示すトランスは巻数比が 1:2 です。

AD6645 の内部抵抗と並列に接続された 249 Ω の抵抗により、正味の入力インピーダンスは 200 Ω になりま

す。 
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トランスのノイズフリー電圧ゲインにより、ノイズ指数は 6 dB 改善されます。図 6.152C に示すトランス

は巻数比が 1:4 です。AD6645 の入力には 4.02 kΩ の抵抗が並列に接続され、正味の入力インピーダンスは 
800 Ω になります。ノイズ指数はさらに 6 dB 改善されます。巻数比がさらに高いトランスは、帯域幅や歪

みで制限を受けるために一般には実用的でありません。 

 

 
図 6.150: ADC のノイズ指数に対するオーバーサンプリングとプロセス・ゲインの影響 

 

 
図 6.151: ナイキスト条件での AD6645 のノイズ指数の計算例 
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巻数比が 1:4 のトランスでも AD6645 の全ノイズ指数は 22.8 dB ですが、RF 規格では比較的高い値です。

さらに良い方法は、ADC の前段に低ノイズ、高ゲインの段を置くことです。カスケード接続したゲイン段

のノイズ係数を計算するためのフリス公式の使い方を図 6.153 に示します。第 1 段のゲインが高いため、

第 2 段のノイズ指数への寄与が低減されることに注目してください。第 1 段のノイズ指数が全体のノイズ

指数を支配することになります。 
 

 
図 6.152: RF トランスを使用して ADC 全体のノイズ指数を改善 

 

 
図 6.153: フリス公式を用いたカスケード接続のノイズ指数 
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比較的高ゲインの NF 段（30 dB）の前段に配置された、高ゲイン（25 dB）、低ノイズ（NF = 4 dB）の段

による影響を図 6.154 に示します。この第 2 段のノイズ指数は高性能 ADC としては代表的な値です。全体

のノイズ指数は 7.53 dB で、第 1 段の 4 dB のノイズ指数よりも 3.53 dB 高いにすぎません。 
 

 
図 6.154: 2 段をカスケード接続したネットワークの例 

 

要約すると、広帯域 ADC の特性を評価するためにノイズ指数の概念を適用する際は、誤った結果が生じな

いようにきわめて慎重に行う必要があります。式を使ってノイズ指数を最小にしようとするだけでは、実

際には回路ノイズを増加させてしまう可能性があります。 

例えば、計算によれば、ソース抵抗が増加するにつれて NF は減少しますが、ソース抵抗が増加すると回

路ノイズも増加します。また、入力でのフィルタリングがなければ、ADC の入力帯域幅が増加すると NF 
は減少します。帯域幅を広げるとノイズが増えるので、これもまた矛盾します。どちらの場合も、回路ノ

イズが増加し、NF が減少します。NF が低下する理由は、ソース・ノイズが全ノイズのうちの大きな要素

となるためです（ADC のノイズがソース・ノイズよりもはるかに大きいため、全ノイズは比較的一定）。

したがって、計算によれば、NF は減少するが実際の回路ノイズは増加することになります。 

スタンドアロン方式では、ADC は LNA やミキサーなどの他の RF 部品と比べてノイズ指数が相対的に高い

ことは事実です。このようなシステムでは、図 6.154 の例に示すように、ADC の前段に低ノイズのゲイ

ン・ブロックを配置する必要があります。 
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アパーチャ時間、アパーチャ遅延時間、アパーチャ・ジッタ  
 

おそらく最も誤解され誤用されている、ADC とサンプル&ホールド（あるいはトラック&ホールド）の仕

様は、アパーチャという言葉を含む仕様です。SHA に最も不可欠なダイナミック特性は、ホールド・コン

デンサを入力バッファ・アンプからすばやく切り離す能力です（図 6.155 参照）。この動作に必要な短い

（しかし非ゼロの）間隔は、アパーチャ時間（またはサンプリング・アパーチャ）ta と呼ばれます。この

間隔の終わりに保持される電圧の実際の値は、入力信号のスルー・レートとスイッチング動作自体によっ

て生じる誤差の両方の関数となります。図 6.155 に、1 と 2 で示した任意の傾斜のある 2 つの入力信号とと

もに hold コマンドを適用した場合の動作を示します。わかりやすくするために、サンプル toホールド・ペ

デスタルとスイッチング・トランジェントは無視しています。最終的に保持される値は入力信号が遅延さ

れた信号で、スイッチのアパーチャ時間全体で平均化されます（図 6.155 参照）。1 次モデルでは、ホール

ド・コンデンサの電圧の最終値は、スイッチがロー・インピーダンスからハイ・インピーダンスに変化す

る間（ta）にスイッチに印加された信号の平均値にほぼ等しくなるものと仮定しています。 

このモデルは、スイッチを開くのに必要な有限の時間（ta）が、SHA を駆動するサンプリング・クロック

に小さな遅延 te が生じるのと等価であることを示しています。この遅延は一定で、正または負のいずれか

です。この図は、傾きが異なっていても、2 つの信号に対して te という同じ値を適用できることを示して

います。この遅延を、実効アパーチャ遅延時間またはアパーチャ遅延時間、あるいは単にアパーチャ遅延 
te と呼びます。ある ADC では、アパーチャ遅延時間はコンバータの入力に換算されるので、入力バッファ

を通るアナログ伝搬遅延の影響 tda、およびスイッチ・ドライバを通るデジタル遅延 tdd を考慮する必要があ

ります。ADC の入力に換算されるアパーチャ時間 te' は、フロント・エンド・バッファのアナログ伝搬遅延

時間 tda とスイッチ・ドライバのデジタル遅延 tdd との時間差に、アパーチャ時間の半分 ta/2 を足し合わせた

値として定義されます。 
 

 
図 6.155: サンプル&ホールドの波形と定義 
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実効アパーチャ遅延時間は通常は正ですが、アパーチャ時間の半分 ta/2 とスイッチ・ドライバのデジタル

遅延 tdd との合計が入力バッファ tda. を通る伝播遅延よりも小さい場合は、負になることがあります。した

がって、入力信号がサンプリング・クロック・エッジを基準として実際にサンプリングされるときにアパ

ーチャ遅延仕様が設定されます。 

アパーチャ遅延時間は、ADC にバイポーラのサイン波信号を印加し、ADC の出力がミッドスケール（サ

イン波のゼロ交差に対応）になるように同期サンプリング・クロック遅延を調整することで測定できます。

入力サンプリングのクロック・エッジと実際の入力サイン波のゼロ交差との間の相対的な遅延がアパーチ

ャ遅延時間となります（図 6.156 参照）。 

アパーチャ遅延で誤差は生じませんが（ホールド時間に対して比較的短いと仮定した場合）、サンプリン

グ・クロック入力またはアナログ入力（どちらかは符号による）の固定遅延として機能します。しかし、2 
個以上の ADC が十分なマッチングを必要とするような、同時サンプリング・アプリケーションやダイレク

ト I/Q 復調では、コンバータ間のアパーチャ遅延の変動によって高速のスルー信号で誤差が生じる可能性

があります。こうしたアプリケーションでは、さまざまな ADC へのサンプリング・クロックの位相をそれ

ぞれ適切に調整することにより、アパーチャ遅延のミスマッチを取り除く必要があります。 

しかし、アパーチャ遅延のサンプル間に変動（アパーチャ・ジッタ）があると、それに応じて電圧誤差が

生じます（図 6.157 参照）。スイッチが開く瞬間のこのサンプル間の変動は、アパーチャの不確実性、あ

るいはアパーチャ・ジッタと呼ばれ、通常はピコ秒単位の実効値で測定されます。これに対応した出力誤

差の振幅は、アナログ入力の変化率に関係します。ある任意のアパーチャ・ジッタ値では、アパーチャ・

ジッタ誤差は入力 dv/dt が増加するにつれて増大します。外部サンプリング・クロック（またはアナログ入

力）に対する位相ジッタの影響により、全く同様の誤差が生じます。 
 

 
図 6.156: ADC 入力を基準に測定される実効アパーチャ遅延時間 
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図 6.157: アパーチャ・ジッタとサンプリング・クロック・ジッタの影響 

 

アパーチャ・ジッタおよびサンプリング・クロック・ジッタによる、理想的な ADC の S/N 比への影響は、

以下の簡単な解析によって予測できます。入力信号は次で与えられるとします。 
 

v(t) = VO sin 2pft 式 6.27 
 

この信号の変化率は次式で与えられます。 
 

dv/dt = 2pfVO cos 2pft 式 6.28 
 

dv/dt の実効値（RMS）は、次のように 2pfVO の振幅を 2 で割って得られます。 
 

dv/dt| rms = 2pfVO / 2 式 6.29 
 

ここで、vrms = RMS 電圧誤差、t = RMS アパーチャ・ジッタ tj として、それぞれ代入すると次式になり

ます。 
 

vrms / tj = 2pfVO / 2 式 6.30 
 

vrms について解くと、 
 

vrms = 2pfVO tj/ 2 式 6.31 
 

フルスケール入力サイン波の RMS 値は VO/2 なので、RMS 信号対 RMS ノイズの比は次式で与えられま

す。 
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この式では、ADC の分解能が無限で、アパーチャ・ジッタが S/N 比を決定する唯一の要素であると仮定し

ています。この式をプロットしたものを図 6.158 に示します。ここでは、特に入出力周波数が高い場合に、

アパーチャ・ジッタとサンプリング・クロック・ジッタが S/N 比に対して深刻な影響を及ぼすことが示さ

れています。したがって、サンプリング・データ・システムのサンプリング／再構成のクロックで位相ノ

イズを最小にするように細心の注意を払う必要があります。 
 

 
図 6.158: アパーチャ・ジッタとサンプリング・クロック・ジッタに起因する S/N 比 

 

さらにクロック信号のあらゆる面に同様の注意が必要です。すなわち、発振器自体（例えば、555 タイマ

ーは不適切で、水晶発振器でも、ロジックがノイズの多いチップを共有するアクティブ・デバイスを使用

すると問題が起こり得る）、伝送経路（これらのクロックはあらゆる種類の干渉に対して非常に脆弱）、

さらには ADC や DAC に混入する位相ノイズにも注意が必要です。上述のとおり、コンバータ回路におい

てよくある位相ノイズの原因は積分サンプル&ホールド（SHA）回路でのアパーチャ・ジッタですが、全

ジッタの実効値は多くの要素で構成されます。SHA の実際のアパーチャ・ジッタは、多くの場合それらの

うちでも最小のジッタです。 
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ADC の総 S/N 比を表す簡単な式  
 

サンプリング・クロック・ジッタとアパーチャ・ジッタ、DNL、実効入力ノイズ、分解能ビット数の関数

で表した ADC の S/N 比の比較的簡単な式を、図 6.159 に示します。この式では、実効値ベースでさまざま

な誤差項が組み合わされます。平均 DNL 誤差  はヒストグラム・データから計算されます。この式は、 
14 ビット、80 MSPS ADC である AD6645 の S/N 比性能を、サンプリング・クロック・ジッタとアパーチ

ャ・ジッタの関数として予測するのに使用されています（図 6.160 参照）。 
 

 
図 6.159: S/N 比とサンプリング・クロック・ジッタ、量子化ノイズ、DNL、入力ノイズとの関係 

 

 
図 6.160: AD6645 の S/N 比とアパーチャ・ジッタとの関係 
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tj rms =   Combined rms jitter of internal ADC and external clock
 =   Average DNL of the ADC (typically 0.41 LSB for AD6645)
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20 年ほど前は、サンプリング ADC は個別の SHA と ADC で構成されていました。インターフェース設計

が困難で、重要なパラメータとして SHA のアパーチャ・ジッタがありました。現在、ほとんどのサンプリ

ング・データ・システムでは、積分型 SHA を内蔵したサンプリング ADC が使われています。そのため、

SHA のアパーチャ・ジッタは規定されていませんが、S/N 比または ENOB が明確に仕様規定されていれば

問題ありません。それは、固有の S/N 比の規格が保証されれば、適切なアパーチャ・ジッタの仕様が暗黙

的に保証されるからです。しかし、さらに高性能の SHA を追加すれば、DC を ADC に与えることによっ

て、最良のサンプリング ADC でも高周波の ENOB が改善されることがあり、ADC を高価なもので置き換

えるよりもコスト効率が高くなります。 
 
ADC の過渡応答と過電圧からの回復 
 

通信アプリケーション向けに設計されたほとんどの高速 ADC は、主に周波数領域で仕様が規定されていま

す。しかし、汎用のデータ・アクイジション・アプリケーションでは、ADC の過渡応答（またはセトリン

グ時間）が重要です。ADC の過渡応答とは、フルスケールのステップ入力の印加後に、ADC が定格精度

（通常は 1 LSB）にセトリングするのに必要な時間です。汎用の 12 ビット、10 MSPS ADC の代表的な応答

を図 6.161 に示します。ここでは、1 LSB のセトリング時間が 40ns 未満となっています。ADC がアナロ

グ・マルチプレクサによって駆動される代表的なデータ・アクイジション・システムのアプリケーション

では、セトリング時間の仕様が重要です（図 6.162 参照）。マルチプレクサ出力は、フルスケールのサン

プルごとの変換を ADC 入力に与えることができます。マルチプレクサと ADC の両方が必要な精度にセト

リングしていないと、マルチプレクサ入力に DC または低周波の信号のみが存在している場合でも、チャ

ンネル間クロストークが発生します。  
 

 
図 6.161: ADC の過渡応答（セトリング時間） 
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ほとんどの ADC は、セトリング時間が仕様化されていない場合でも 1/fs max 未満です。ただし、ΣΔ ADC に
はデジタル・フィルタが内蔵されているため、セトリングするのに数個の出力サンプル間隔を要すること

があります。マルチプレクサを用いたアプリケーションで ΣΔ ADC を使用する際は、この点に留意が必要

です。 

マルチプレクサを用いたシステムでのセトリング時間の重要性が図 6.163 からわかります。ここで、ADC 
入力は時定数が  = RC に相当する単極フィルタとしてモデル化されています。ここに、与えられた精度

（1 LSB）にセトリングするのに必要な時定数が示されています。簡単な例を挙げて、要点を説明します。 
 

 
図 6.162: マルチプレクサを用いたアプリケーションではセトリング時間が重要 

 

 
図 6.163: さまざまな分解能における時定数の関数としてのセトリング時間 

 

マルチプレクサを用いた 16 ビットのデータ・アクイジション・システムにおいて、サンプリング周波数  
fs = 100 kSPS の ADC を使用すると仮定します。1/fs = 10µs 以下でフルスケールのステップ関数を入力する

には、ADC が 16 ビット精度にセトリングする必要があります。この表から、16 ビットの精度にセトリン

グするには時定数が 11.09 でなければならないことがわかります。 
  

RESOLUTION,
# OF BITS

LSB (%FS) # OF TIME
CONSTANTS

6 1.563 4.16
8 0.391 5.55
10 0.0977 6.93
12 0.0244 8.32
14 0.0061 9.70
16 0.00153 11.09
18 0.00038 12.48
20 0.000095 13.86
22 0.000024 15.25
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したがって、入力フィルタの時定数は  = 10 µs/11.09 = 900 ns 以下でなければなりません。これに相当する

立上がり時間は tr = 2.2 = 1.98 µs となります。これで、ADC の必要なフルパワーでの入力帯域幅は、 
BW = 0.35/tr = 177 kHz と計算できます。この計算では、マルチプレクサと ADC の 2 次セトリング時間の影

響を無視しています。 

過電圧回復時間は、ADC が規定の精度を達成するのに必要な時間として定義されます。この時間は、過電

圧信号がコンバータのレンジに再び入った時点から測定されます（図 6.164 参照）。この仕様は通常、

ADC の入力範囲から 50 % 外れた信号に対して定められます。言うまでもなく、ADC は範囲外信号を制限

する理想的なリミッタとして機能し、過電圧状態にあるときは正または負のフルスケール・コードを生成

する必要があります。ADC によっては、ゲイン調整回路をアクティブにするためにオーバーレンジ・フラ

グとアンダーレンジ・フラグを備えているものがあります。ADC 入力を損傷する過電圧信号が発生しない

ように常に注意を払う必要があります。 
 

 
図 6.164: 過電圧回復時間 

 
ADC のスパークル・コード、準安定状態、ビット・エラー・レート（BER） 
 

ADC を使用する多くのデジタル通信システムの設計では、ビット・エラー・レート（BER）が最も重要で

す。あいにく、ADC の BER への影響は簡単な解析では予測できません。本セクションでは、エラー・レ

ートに影響する ADC のメカニズム、問題を最小限に抑える方法、および BER を測定する方法について説

明します。 

ランダム・ノイズは、ソースとは無関係に有限のエラー確率（期待する出力からの偏差）を生成します。

ただし、エラー・コードの発生源について説明する前に、ADC のエラー・コードを構成する要因を定義す

ることが重要です。ADC の前段または内部で生成されたノイズは従来の方法で解析することができます。

したがって、ADC のエラー・コードは、ADC の等価入力ノイズに起因しない、期待される出力からの偏

差になります。 
  

ADC SHOULD
READ FS CODE
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エラー・コードのある ADC に小振幅のサイン波が印加されたときの出力を図 6.165 に誇張して示します。

ADC のノイズにより、出力に多少の不確実性が生じていることに注意してください。これらの異常はエラ

ー・コードとは見なされず、通常のノイズや量子化の結果に過ぎません。大きなエラーはもっと重要で、

予測できないものです。こうしたエラーはランダムで非常にまれなので、ADC の S/N 比のテストで検出さ

れることはほとんどありません。このような種類のエラーは、ビデオ・アプリケーション向けの初期の一

部の ADC で問題となり、スパークル・コード（sparkle code）という名前が付けられました。理由は、特定

のテスト条件で小さな白点、すなわち「スパークル（輝点）」としてテレビ画面に表示されたためです。

これらのエラーはラビット（兎）やフライヤー（飛び跳ねるもの）とも呼ばれています。デジタル通信用

途では、この種のエラーによりシステム全体のビット・エラー・レート（BER）が増加します。 
 

 
図 6.165: エラー・コードを示す ADC 出力の誇張表示 

 

エラー・コードの原因を理解するには、まず簡単なフラッシュ・コンバータの場合を考えてみましょう。

フラッシュ・コンバータのコンパレータは、通常、マスター／スレーブ構成で配置されたラッチ付きコン

パレータです。入力信号が特定のコンパレータの閾値の中央にある場合、そのコンパレータの平衡は保た

れ、ラッチ・ストローブを印加すると、オーバードライブされている隣接のコンパレータの出力よりも有

効なロジック・レベルに達するまでの時間が長くなります。この現象は準安定（metastability）として知ら

れており、平衡状態にあるコンパレータがデコードの許容時間内に有効なロジック・レベルに達すること

ができない場合に生じます。簡単なバイナリのデコード・ロジックを使用してサーモメーター・コードを

デコードした場合、準安定のコンパレータ出力が大きな出力コード・エラーを発生させる可能性がありま

す。単純な 3 ビットのフラッシュ・コンバータの場合を考えてみましょう（図 6.167 参照）。入力信号が

上から 4 番目のコンパレータのちょうど閾値にあり、ラッチ・ストローブが印加されるたびにランダム・

ノイズがこのコンパレータに 1 と 0 の出力間をトグルさせると仮定します。対応するバイナリ出力は、011 
または 100 として解釈されるはずです。しかし、コンパレータ出力が準安定状態にある場合、ここに示し

た単純なバイナリのデコード・ロジックでは、000、011、100、あるいは 111 のバイナリ・コードを生成し

てしまう可能性があります。コード 000 と 111 は、期待されるコードから 1/2 スケール逸脱することを表し

ます。 

準安定のコンパレータはセトリングするための時間が少ししか取れないので、サンプリング・レートが高

くなると、準安定性に起因するエラーが生じる確率が高くなります。 
  

LOW-AMPLITUDE
DIGITIZED SINEWAVE

(SPARKLE CODES,
FLYERS, RABBITS)
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準安定状態の問題を最小にするために、フラッシュ・コンバータの設計ではさまざまな対策が講じられて

います。参考資料 12 ～ 15 に記載されているデコード方式は、これらのエラーの大きさを最小にします。

こうした問題を軽減するもう 1 つの方法として、コンパレータの設計を再生ゲインと小さな時定数向けに

最適化することが挙げられます。 
 

 
図 6.166: 準安定コンパレータの出力状態によりデータ・コンバータでエラー・コードが発生する可能性 

 

準安定状態エラーは、コンパレータをビルディング・ブロックとして使用する逐次比較型 ADC やサブレン

ジング ADC でも発生することがあります。エラーの大きさや場所は異なるにせよ、同様の考え方があては

まります。 

ADC で良好な BER を得るのは困難で時間のかかる作業です。1 つのユニットをエラーなしでテストするの

に数日間かかることもあります。例えば、75 MSPS のサンプリング・レートで動作する一般的な 8 ビッ

ト・フラッシュ・コンバータのテストでは、エラー・リミットが 4 LSB で、約 3.7 × 10–12（1 エラー／時間）

の BER が得られます。長時間の重要なテストでは、EMI／RFI 効果（遮蔽室が必要な場合がある）や絶縁

型電源などに特に注意する必要があります。75 MSPS のサンプリング周波数において、BER の関数として

表した平均エラー間隔を図 6.167 に示します。 
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これは、測定時間が長くなければ電源トランジェントやノイズなどでエラーが生じる確率が高くならない

ため、低い BER の測定が難しいことを示しています。 
 

 
図 6.167: 平均エラー時間と BER との関係（75 MSPS でサンプリングした場合） 
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DAC のダイナミック性能 
 

DAC で最も重要と思われる AC 仕様は、セトリング時間、グリッチ・インパルス領域、歪み、スプリアス

フリー・ダイナミック・レンジ（SFDR）です。 
 
DAC のセトリング時間 
 

DAC のセトリング時間とは、デジタル・コードが変化してから、出力がある誤差帯域内に入って、そこに

留まるまでの時間です（図 6.168 参照）。アンプでは、誤差帯域がアンプによって異なるため、セトリン

グ時間を比較するのは困難ですが、DAC を使用した場合の誤差帯域はほぼ常に± 1 LSB または ±½ LSB に
なります。 

DAC のセトリング時間は、次の 4 種類の期間で構成されます。すなわち、スイッチング時間またはデッ

ド・タイム（デジタル・スイッチングが変化しているが出力は変化していない期間）、スルー時間（出力

の変化レートが DAC 出力のスルー・レートで制限されている期間）、回復時間（DAC が高速スルーから

回復するときで、オーバーシュートすることもある）、リニア・セトリング時間（DAC 出力が指数関数的

またはほぼ指数関数的に最終値に近づくとき）。スルー時間が他の 3 つに比べて短い場合（電流出力 DAC 
では一般的）、セトリング時間は出力のステップ・サイズにはほとんど依存しません。一方、スルー時間

が全体のかなりの部分を占める場合は、ステップが大きくなるほどセトリング時間も長くなります。 
 

 
図 6.168: DAC のセトリング時間 

 

セトリング時間はビデオ・ディスプレイ・アプリケーションで特に重要です。例えば、60 Hz リフレッシ

ュ ・ レ ー ト で 更 新 さ れ る 標 準 の 1024  768 デ ィ ス プ レ イ は 、 ピ ク セ ル ・ レ ー ト が  
1024  768  60 Hz = 47.2 MHz（オーバーヘッドなし）である必要があります。35 % のオーバーヘッド時間

を許容すると、ピクセル周波数が 64 MHz に増加します。これは 1/(64  106) = 15.6 ns のピクセル周期に相

当します。 
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2 つの黒色画素の間にある 1 つの完全な白色画素を正確に再現するには、DAC のセトリング時間は 15.6 ns 
の画素持続時間よりも短くなければなりません。 

解像度がより高いディスプレイでは、さらに高速のピクセル・レートが必要です。例えば、2048  2048 の
ディスプレイでは、60 Hz リフレッシュ・レートで約 330 MHz のピクセル・レートが必要になります。 
 
グリッチ・インパルス面積 
 

理想的には、DAC の出力が変化するときには、ある値から新しい値に単調に移行する必要があります。実

際には、出力はオーバーシュートまたはアンダーシュート、あるいはその両方になる可能性があります

（図 6.169 参照）。DAC が出力の遷移中に示すこの好ましくない挙動はグリッチと呼ばれます。これが発

生するメカニズムとして、デジタル遷移によるアナログ出力への容量結合、および DAC の一部のスイッチ

が他のスイッチよりも速く動作するために一時的なスプリアス出力を生成することの 2 つが考えられます。 
 

 
図 6.169: DAC の遷移（グリッチを示す） 

 

容量性結合は、多くの場合正と負のスパイク（ダブレット・グリッチと呼ばれることもある）をほぼ等し

く発生させますが、長時間かけて事実上消失します。スイッチのタイミング差によって発生するグリッチ

は一般に単極性で、こちらの方がはるかに大きく重要な問題です。 

グリッチは、グリッチ・インパルスの面積を測定することによりその特性を評価することができ、正確な

呼び方ではありませんが、グリッチ・エネルギーと呼ばれることもあります。グリッチ・インパルス面積

の単位はボルト・秒（µV-sec または pV-sec の可能性が高い）であるため、グリッチ・エネルギーという用

語は誤称です。ピーク・グリッチ面積とは、正または負のグリッチ面積のうちの最大の面積のことです。

グリッチ・インパルス面積は、電圧対時間曲線での正味面積であり、波形を三角形で近似して面積を計算

し、さらに正の面積から負の面積を差し引くことによって推算できます（図 6.170 参照）。 

コード 0111...111 と 1000...000 間の遷移によって生成されるミッドスケールのグリッチが、通常は最悪のグ

リッチになります。他のコード遷移点（フルスケールの 1/4 や 3/4 など）でのグリッチは、一般には小さく

なります。高速低グリッチ DAC のミッドスケール・グリッチを図 6.171 に示します。ピークと正味のグリ

ッチ面積は、上述のように三角形を使って推算できます。 
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セトリング時間は、波形が最初の 1 LSB 誤差帯域を離れて、最終値の 1 LSB 誤差帯域内に入り、そこに留

まるまでを測定します。遷移領域間のステップ・サイズも 1 LSB です。 
 

 
図 6.170: 正味のグリッチ・インパルス面積の計算 

 

 
図 6.171: DAC のミッドスケール・グリッチは、 

正味のインパルスの面積が 1.34 pV-s で、セトリング時間が 4.5 ns を示している 
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DAC の SFDR と S/N 比 
 

DAC のセトリング時間は、RGB ラスター・スキャン式ビデオ・ディスプレイ・ドライバなどのアプリケ

ーションでは重要ですが、通信では一般に SFDR などの周波数領域での仕様のほうが重要です。 

DAC によって再現される波形のスペクトルをデジタル・データから考察すると、期待されるスペクトル

（再現される波形の性質に応じて 1 つ以上の周波数を含む）に加え、ノイズや歪みの成分も存在すること

がわかります。歪みは、高調波歪み、スプリアスフリー・ダイナミック・レンジ（SFDR）、相互変調歪み、

あるいはこれらのすべてで仕様が規定されることがあります。高調波歪みは、（理論的に）純粋なサイン

波が再現されたときの基本波に対する高調波の比と定義されており、最も一般的な仕様です。スプリアス

フリー・ダイナミック・レンジ（SFDR）は、基本波に対する最悪のスプリアスの比率です（通常ははそう

だが、必ずしも基本波の高調波とは限らない）。 

DDS（ダイレクト・デジタル・シンセシス）システムのように DAC がサイン波をデジタル的に再現する場

合は、コードに依存するグリッチは帯域外と帯域内の両方で高調波を発生します。ミッドスケールのグリ

ッチは、再現されるサイン波 1 サイクル中に（それぞれのミッドスケールの交差点で）2 回発生するため、

サイン波の 2 次高調波が生成されます（図 6.172 参照）。サイン波のより高次の高調波（ナイキスト帯域

幅（DC ～ fs/2）に折り返される高調波）はフィルタリングできないことに注意してください。 
 

 
図 6.172: コード依存グリッチがスペクトル出力に与える影響 

 

グリッチ面積の仕様だけでは、高調波歪みや SFDR を予測することは困難です。DAC の全体的な直線性な

ど、他の要素も歪みの原因となります。 
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さらに、DAC の出力周波数とサンプリング・クロック間の特定の比により、量子化ノイズが基本波の高調

波に集中することにより、これらの点で歪みが増加します。 

したがって、さまざまなクロック・レートと出力周波数において、（スペクトル・アナライザを用い）周

波数領域で再構成 DAC をテストすることが慣例となっています（図 6.173 参照）。16 ビット、Transmit 
TxDAC である AD9777 の代表的な SFDR を図 6.174 に示します。クロック・レートは 160 MSPS で、出

力周波数は 50 MHz まで掃引されています。ADC と同様、クロック周波数と DAC の出力周波数との比が

整数の場合、高調波歪みが増加するにつれて量子化ノイズが現れてきます。このような比率は、SFDR を
測定する際には避けなければなりません。 
 

 
図 6.173: DAC の SFDR を測定するためのテスト・セットアップ 

 

 
図 6.174: AD9777、16 ビット TxDAC の SFDR（データ更新レート = 160 MSPS） 
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低歪み DAC のクロック周波数と出力周波数の可能な組み合わせはほぼ無限にあるため、SFDR は一般に限

られた数の組み合わせに対して仕様が規定されています。このため、アナログ・デバイセズでは、

Transmit TxDAC ファミリーに対する顧客の仕様に従ったテスト・ベクトルに基づいて、高速ターンアラウ

ンドを提供しています。このテスト・ベクトルは、特定の DAC の SFDR データに対して顧客が直接仕様化

した、振幅、出力周波数、更新レートの組み合わせです。 
 
アナログ・スペクトラム・アナライザを用いた DAC の S/N 比の測定 
 

高性能 DAC の歪みと SFDR の測定には、アナログ・スペクトラム・アナライザが使用されます。アナライ

ザのフロント・エンドが基本波信号によってオーバードライブされないように注意する必要があります。

オーバードライブの問題がある場合は、バンドストップ・フィルタを用いて基本波信号をフィルタし、ス

プリアス成分が観測されるようにすることができます。 

帯域幅に留意する必要があれば、DAC の S/N 比をスペクトラム・アナライザで測定することもできます。

ADC の S/N 比は通常、ナイキスト帯域幅 DC ～ fs/2 で測定される S/N 比と定義されます。しかし、スペク

トラム・アナライザの分解能の帯域幅は fs/2 以下なので、アナライザのノイズ・フロアが 10 log10(fs/2·BW)
（BW はアナライザの分解能ノイズ帯域幅）のプロセス・ゲインだけ低下します（図 6.175 参照）。 
 

 
図 6.175: アナログ・スペクトラム・アナライザを用いた DAC の S/N 比の測定 

 

ノイズ帯域幅（3 dB 帯域幅ではない）を計算に使うことが重要です。ただし、図 6.147 に示すように、ア

ナライザの狭帯域フィルタに少なくとも極が 2 つあるとすれば、誤差は小さくなります。1 極のバターワ

ース・フィルタの 3 dB 帯域幅に対するノイズ帯域幅の比は 1.57 です（プロセス・ゲインの計算では  
1.96 dB の誤差が生じる）。2 極のバターワース・フィルタの場合、比は 1.11 です（プロセス・ゲイン計算

では 0.45 dB の誤差）。 
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その他の AC 仕様 
 

あまり一般的でない仕様もいくつかあり、以下にそれらを示します。 

アクイジション時間: ステップ変化に対するサンプル&ホールド回路のアクイジション時間とは、トラッ

ク・コマンドが与えられてから、規定の誤差帯域内の最終値に出力が達するのに必要な時間のことです。

これには、スイッチ遅延時間、スルーイング間隔、および規定の出力電圧変化に対するセトリング時間が

含まれます。サンプル&ホールド機能はほとんど ADC に組み込まれているため、この仕様は現在ではあま

り一般的ではありません。 

自動ゼロ: 多くの積分型コンバータでは、ゼロ安定性を達成するために、各変換サイクル中に時間間隔を

設けて回路がドリフト誤差を補償できるようにしています。このようなコンバータでのドリフト誤差は事

実上ゼロです。 

チャンネル間アイソレーション: DAC が複数個ある場合、ある DAC のリファレンス入力のアナログ入力信

号が他の DAC の出力に現れる割合。dB 単位で対数表示されます。クロストークも参照してください。 

電荷移動（またはオフセット・ステップ）: サンプル to ホールド・オフセット（またはペデスタル）の主

成分は、ホールド・モードに切り替わったときに、スイッチの電極間容量と浮遊容量を介して蓄積コンデ

ンサに転送される小さい電荷です。オフセット・ステップは次のようにこの電荷に正比例します。 
 

オフセット誤差 = 電荷の増分／容量 = ∆Q/C 
 

これは適切な極性のホールド信号を 1 次キャンセル用コンデンサに軽く結合することで、いく分低減させ

ることができます。また、容量を増加することによっても誤差を低減できますが、アクイジション時間が

長くなってしまいます。サンプル&ホールド機能がほとんど ADC に組み込まれているため、この仕様も現

在ではあまり一般的ではありません。 

クロストーク: 信号のリーク。一般には、マルチプレクサ、複数オペアンプ、複数 DAC など、マルチチャ

ンネルのシステムやデバイスの回路間またはチャンネル間の容量を介して生じます。クロストークは通常、

物理回路のインピーダンス・パラメータによって決まり、実際の値は周波数に依存します。チャンネル間

アイソレーションを参照してください。 

複数の DAC の場合は、デジタル・クロストーク仕様があります。あるコンバータのデジタル入力コード

が変化することにより、他のコンバータの出力にスパイク（グリッチと呼ばれることもある）インパルス

が現れるものです。これはナノ・ボルト秒またはピコ・ボルト秒で規定され、VREF = 0 V で測定されます。 

微分ゲイン（G）: ビデオ仕様。黒から白までのビデオ範囲で掃引されるときの、小振幅の色副搬送波信

号の振幅の変化量（単位はパーセンテージ）を測定します。 

微分位相（）: ビデオ仕様。黒から白までのビデオ範囲で掃引されるときの、小振幅の色副搬送波信号

の位相の変化量（単位はパーセンテージ）を測定します。 
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フィードスルー: スイッチまたはその他のデバイスの周辺で生じる望ましくない信号結合で、解除するか

アイソレーションを施すべきもの。例えば、サンプル&ホールド、マルチプレクサ、あるいは乗算型 DAC 
におけるフィードスルー誤差。フィードスルーは、ある一群の入力条件および規定の周波数において、パ

ーセント、dB、ppm、1 LSB の分数、あるいは 1 ボルトの分数で、仕様がさまざまに規定されます。 

乗算型 DAC では、フィードスルー誤差は、すべてのスイッチをオフにした状態で、AC VREF から出力への

容量性結合によって生じます。サンプル&ホールドの場合、入力信号の変動または AC 入力波形の一部が

フィードスルーとしてホールド状態の出力に現れます。これは、入力から蓄積コンデンサまでの、主に開

いているスイッチの浮遊容量性結合によって生じます。 

セトリング時間 ― ADC: アナログ入力のステップ変化（通常はフルスケール）後に、ADC のデジタル出力

が所定の分数（通常は±½LSB）に達してそこに留まるのに必要な時間。 
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6.7: タイミング仕様 
 

コンバータのデジタル信号は、ほとんどの場合、標準インターフェース仕様の代表値で動作するように設

計されています。一般的なインターフェースはパラレルまたはシリアルです（通常は SPI® または I2C® 互
換ですが、高速では LVDS の採用が増えています）。定義済みの標準と互換性があるということは、これ

らの標準の仕様で定義されているタイミングと電圧レベルが満たされていることを意味します。 

コンバータのデジタル信号は、一般にアドレス、データ、制御の 3 つのグループに分けられます。 

共通のタイミング仕様は次のとおりです。 

ロジック・ロー・レベル: 信号がロジック 0 であることが保証される電圧レベル。このレベルは、一般にコ

ンバータの動作が保証されるすべての電源で仕様規定されます。つまり、通常 3 V 電源と 5 V 電源では仕

様表が異なることになります。 

ロジック・ハイ・レベル: 信号がロジック 1 であることが保証される電圧レベル。これもさまざまな電源電

圧で仕様が規定されます。  

立上がり時間: ステップ関数の場合は、信号が規定の低い値から規定の高い値に変化するのに必要な時間。

通常、これらの値は一般にはステップの高さの 10 % と 90 % です（図 6.176 の左側参照）。  

立下がり時間: ステップ関数の場合は、信号が規定の高い値から規定の低い値に変化するのに必要な時間。

通常、これらの値はステップの高さの 10 % と 90 % です（図 6.176 の右側参照）。 
 

 
図 6.176: 立上がり時間と立下がり時間 

 

セットアップ時間: 出力ラッチのサンプリング前にデータ入力を有効にしていなければならない時間。 

ホールド時間: 出力サンプリング後にデータ入力を有効に保持しなければならない時間。 
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伝搬遅延: サンプリングされたデータ入力が出力に伝播するのにかかる時間。 

パルス幅ハイ: パルスをロジック・ハイ・レベルにする必要のある最小時間。 

パルス幅ロー: パルスをロジック・ロー・レベルにする必要のある最小時間。 

その他のタイミング仕様は、通常、ある信号遷移から次の信号遷移に至るまでです。これらの信号は仕様

に定義されます。一例を図 6.178 に示します。 

多くの場合、取り出せる出力電流も規定されています。このため、ファン・アウト、つまり出力が駆動可

能な代表的な負荷の数を決めるのに役立ちます。ただし、回路基板に関する考慮事項のセクションでは、

なぜコンバータが大きな電流を流すのが得策でないのかについて説明します。 

場合によっては高速コンバータのクロック入力が標準のロジック信号レベルと異なることがあります。こ

れは、多くはプリント回路基板上で生成や伝播のしやすい信号にするためです。例えば、最適な性能を得

るには、AD6645 は差動でクロックする必要があります。エンコード信号は通常、トランスまたはコンデ

ンサを介して ENC ピンと  ピンに AC 結合されます。これらのピンは内部でバイアスされているため、

追加のバイアスは不要です。この入力の入力インピーダンスと信号レベルは、仕様規定されます。図 6.177 
を参照してください。 
 

 
図 6.177: AD6645 のエンコード・コマンドの仕様 
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図 6.178: AD6645 のサンプリング・タイミング仕様 
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6.8: データシートの読み方 
 

データシートに関する業界標準（取扱範囲、情報の内容、情報の配置場所）はほとんどありませんが、各

社のデータシートは一般に同様の構成となっています。このセクションでは、データシートをいくつか取

り上げ、特定の情報をどこで探し、見つかった情報をどう解釈するかについて見ていきます。 

例として、次の 5 つのデータシートを取り上げます。 

 AD6645 高速 ADC 

 AD9777 高速 DAC (TxDAC、インターポレーション DAC) 

 AD7678 汎用 ADC 

 AD5570 汎用 DAC 

 AD7730  ADC  

ここで選んだデバイス番号は任意であり、単に幅広いデバイスを取り上げるために選択したものです。 
 
トップ・ページ 
 

このページは、デバイスの選択に必要な基本情報を提供するように構成されています。図 6.179 参照して

ください。このページは 3 つのセクションに分けられます。 

最初のセクションは特長です。箇条書きの項目は、製品が対象とするアプリケーションにとって重要であ

るとメーカーが考える特長です。ターゲットのアプリケーションも同様に紹介されます。 

2 つ目のセクションは製品の概要です。ここでは通常、メーカーがオペアンプの主要な特長と考える内容

の一部を紹介します。 

3 つ目のセクションは機能ブロック図です。ブロック図から、情報を何度でも得ることができます。この

例では、ADC がパイプライン・アーキテクチャを採用していることがわかります。この場合は 3 段構成で

す。 
 
仕様表 
 

ある仕様の測定条件は無数に考えられます。当然、そのすべての条件を試すことはできません。したがっ

て、代表的な条件が選ばれます。テスト条件は規定されます（図 6.180 の 1）。条件をさらに明確化したり

修正したりする必要があれば、脚注に記載されることもあります（図 6.180 の 2）。 

多くのコンバータでは、個々の仕様に複数の項目が並ぶことがあります。これは、さまざまな性能レベル

を示すためです。また、多様な温度範囲（通常は商用、工業用、または軍用）を示すためでもあります。

この場合は、複数の速度グレードを示しています。そのことは図 6.179 (3) でわかります。 
  



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.8: データシートの読み方 

6.182 
 

 
 

 
図 6.179: データシートのトップ・ページの例  

1

2

3
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図 6.180: データシートの仕様ページの例 

  

2

2

1
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図 6.181: 代表的な AC 仕様 
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図 6.182. 代表的なタイミング仕様のページ 
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図 6.183: 代表的なタイミング仕様のページ 2 
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図 6.184: 代表的なタイミング仕様のページ 3 
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一般に、仕様には Min（最小値）、Typ（代表値）、Max（最大値）の 3 項目があることに注意してくださ

い（図 6.180（3）参照）。アナログ・デバイセズでは、Min と Max の列の仕様をすべてテストで保証して

います。直接テストすることもあれば、場合によっては、1 つのパラメータをテストすることで他のテス

トで他のパラメータを保証することもあります。Typ の仕様は代表値です。仕様によっては、代表値の偏

差が大きくなることがあります。この場合、Typ 仕様の変動幅を知る方法はありません。1 つの仕様に Typ 
と Min（あるいは Max）が記載されていることもあります。これにより、特定のレベル（最小または最大）

にテスト限界値があっても、代表値の仕様はそれらの限界値よりはるかに優れていることがわかります。

例えば、図 6.180 のデータシート例では、ゲイン誤差は ±10 %（フルスケール）であることが保証されてい

ますが、誤差の代表値は 0 %（フルスケール）となっています。ただし、設計の際に Typ を使うのは危険

です。誤差バジェット分析には Min または Max を使うのが良いでしょう。 

テストは集積回路の製造において最もコストのかかる工程の 1 つです。したがって、一般に、高度に仕様

化されているデバイスのほうが仕様化が不十分なデバイスよりもコストがかかります。しかし、システム

では、回路性能を保証するためにより高度に仕様化されたデバイスが必要な場合があります。 

図 6.179 ～ 図 6.182 の例からわかるように、コンバータの仕様のセクションで説明した例（この場合は 
AD6645）では DC と AC の両方の仕様が規定されています。DC 仕様は絶対レベルの単位（ボルト、アン

ペアなど）で規定されており、AC 仕様は dB 単位で規定されていることに注意してください。 

また、図 6.181 ではデジタル信号レベルも電圧レベルの単位で規定されています。図 6.182 の「スイッチン

グ仕様」では、時間でも指定されています。これらの仕様は、それぞれの信号の仕様（立上がり時間と立

下がり時間、パルス幅の高さなど）および信号間の仕様（セットアップ時間やホールド時間など）です。 
 
絶対最大値 
 

絶対最大定格のセクションは必ず（通常は仕様表の直後に）存在します。これらは一般には電圧と温度に

関するものです。 

最大電源電圧は、一般にオペアンプの製造プロセスによって決まります。最大入力電圧は通常、電源電圧

までに制限されます。なお、電源電圧は瞬時値であって、平均値や最終値ではないことを指摘しておきま

す。したがって、システムのある部分には電力が供給されていても他の部分には供給されていないときな

どのように、コンバータの入力に電圧がかかっていて電源電圧が存在しない場合には、コンバータに電力

が供給されていてすべてが動作限界内にあったとしても、コンバータが過電圧になることがあります。 

半導体の信頼性に関する最優先事項は、ジャンクション温度を 150 ºC 以下に保つことです。さまざまなパ

ッケージ・オプションで ja が規定されます。これは接合部から自由大気までの熱抵抗です。単位は C/W 
です。この情報だけでパッケージの放熱量が明確になります。これは、静止電流に電源電圧を掛けた値に

なります。 
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さらに、出力段で発生する最大消費電力（出力電流に出力電圧と電源電圧との差を掛けた値）を算出しま

す。これらを合計すると、パッケージの放熱量の合計がワット単位で得られます。熱抵抗に放熱量を掛け

ると温度上昇度が得られます。まず周囲温度（単位は ºC、通常は 25 ºC）を決め、上記のように温度上昇

を計算することで、ジャンクション温度が得られます。これが動作時の周囲温度であることに留意してく

ださい。回路が筐体内に収容され、他の機器とともにラック内に配置されるため、周囲温度は室内の大気

温度を大幅に上回る可能性があります。この点は考慮する必要があります。 

熱抵抗には jc と ca の 2 つの要素があります。jc は接合部からケースまでの熱抵抗です。これについては、

できることはあまりありません。ca はケースから大気までの熱抵抗です。これには、ヒート・シンクを追

加することで比較的容易に対処することができます。熱抵抗は直線的に増加します。これらが自由大気中

での値であることにも注意してください。空気を流動させ、特にヒート・シンクを使うことで、冷却度を

高めることができます。 

 

 
図 6.185: 代表的な絶対最大定格 

 
オーダー・ガイド 
 

多くのコンバータは、複数のパッケージや複数の温度範囲で提供されています。パッケージと温度範囲の

さまざまな組み合わせを指定するには、それぞれ固有の製品番号が必要になります。この番号はオーダ

ー・ガイドに記載されています。図 6.186 と図 6.187 を参照してください。 
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一般的な ADC と DAC の場合、商用温度範囲（0 ºC ～ 70 ºC）は今ではほとんど使用されていません。そ

の理由は、ほとんどの回路が産業用の温度範囲に収まるからです。サポートするデバイスの種類が少ない

ほどコストが少なくて済みます。個別のデバイス番号ごとに、個別のテスト・プログラム、個別の在庫管

理やその他の補助文書が必要になります。ただし例外として、商用として定義された特定用途向けのデバ

イスがあります。その一例が、オーディオなどの民生用アプリケーションです。こうしたデバイスでは、

温度範囲を拡張しても何の利点もありません。 

工業用の温度範囲はこれとは異なります。標準用の工業用温度範囲は –40 ºC ～ 85 ºC です。この仕様の派

生型として一般的なものに自動車用温度範囲（–55 ºC ～ 85 ºC）と呼ばれるものがあります。0 ºC ～  
100 ºC も一般的に使用されます。 

軍用の温度範囲は –55 ºC ～ 125 ºC です。 
 

 
図 6.186: オーダー・ガイドの例 1（AD7684 の場合） 

 

 
図 6.187: オーダー・ガイドの例 2（AD5570 の場合） 

 

オーダー・ガイドの "Brand" 欄は、小型パッケージのマーキングを示しています。DIP パッケージで通常使

われているマーキングは、はるかに小型の表面実装パッケージには物理的に適合しません。例えば、DIP 
パッケージには通常はデバイス番号と日付コード（IC の製造時、一般的には最終テストの合格時）がマー

キングされますが、その他の情報が含まれることもあります。表面実装パッケージのマーキングに利用で

きるスペースは当然ながら非常に限られています。したがって、代わりに 3 文字コードが使用されます。 
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ピンの説明 
 

ピンの説明では、ピン機能に関する情報（多目的ピンのオプション機能を含む）について説明します。多

くの場合、この説明はデータシートの本文に記載されます。 
 

 
図 6.188A: 代表的なピンの説明 
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図 6.188B: 代表的なピンの説明（つづき） 

 
仕様の定義 
 

このセクションでは、仕様について簡単に説明します。実際には、コンバータの仕様を定義した前のセク

ションの内容を補足するものです。定義はよりコンパクトにし、特定のコンバータに適用される仕様の定

義に限定します。 

また、ここでは特殊な仕様も定義します。一例としては、ビデオ産業特有の定義である微分ゲインと微分

位相があります。 
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等価回路 
 

コンバータの入力を駆動することは、特に高周波では簡単なことではありません。出力ピンの負荷の駆動

も同様に困難です。そのピンに接続される回路のアーキテクチャがわかれば、そのピンのインターフェー

ス方法を理解するのに役立つことがあります。 

例えば、ソース・インピーダンスのマッチングや DC レベルでのピンのバイアスを行ううえで、入力ピン

にとって重要なのは入力インピーダンスです。このバイアスは通常は電源電圧の半分です（単電源動作と

した場合）。しかし、必ずしもそうとは限りません。 
 

 
図 6.189: 代表的なピンの等価回路 
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グラフ 
 

多くのパラメータはコンバータの動作範囲によって異なります。一例としては、周波数によるスプリアス

フリー・ダイナミック・レンジ（SFDR）の変動があります図 6.190 と図 6.193 を参照してください。した

がって、デバイスの SFDR 仕様を完全に規定するために、特定の入力周波数での仕様（仕様表に通常表示

される仕様）に加え、入力周波数、サンプリング・レート、レベルに応じた変動を示すグラフが記載され

ます。 
 

 
図 6.190: 代表的な性能グラフ 
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グラフに表示される情報はベンダーによって異なり、同じメーカーのデバイス間でも異なることがありま

す。高性能なデバイスほど、仕様がより詳細に規定される傾向があります。ほとんどの場合、グラフは代

表値と見なします。 
 

 
図 6.191: 代表的な性能グラフのページ 2 
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図 6.192: 代表的な性能グラフのページ 3 
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図 6.193: 代表的な性能グラフのページ 4 
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本文  
 

データシートの本文には、コンバータの動作とアプリケーションに関する詳細な情報が含まれています。

アナログ・デバイセズの初期の頃、作りたいものがある人に単にアンプを渡して、それを独力で作っても

らおうとするやり方が、最良とは言えないことがわかりました。そのため、アナログ・デバイセズのデー

タシートにはアプリケーション情報が含まれています。 
 
回路説明 
 

一般に、データシートの本文の最初の部分は、回路の説明にあてられます。コンバータの回路構成によっ

て、特定のデザインの特定のコンバータをどう利用できるかが決まることがあるので、コンバータの内部

動作を理解することは非常に有用です。コンバータの入力構造を理解すればドライバ回路の設計に役立つ

場合は、特にそう言えます。 
 

 
図 6.194: 代表的な回路図 

 

このセクションで例示した AD9777 や AD7730 を含め、多くのコンバータは実際には単なるコンバータ以

上のデバイスです。もっと正確に言えば、これらはサブシステムであり、コンバータとサポート回路の両

方を備えています。こうした回路のすべてのサブセクションの動作が説明されます。 

前述したように、ADC の入力を高速で駆動することは簡単ではありません。入力構成を理解することが不

可欠です。データの出力についても同様です。DAC ではインターフェースが逆転しますが（データ入力／

信号出力）、重要であることには変わりありません。 
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インターフェース 
 

コンバータを使用するには、それにデータを入力したり出力したりする必要があります。これを実行する

方法には、基本的にパラレルとシリアルの 2 つがあります。 

パラレル・インターフェースは比較的簡単です。考慮しなければならないタイミングは、セットアップ時

間とホールド時間だけです。低電源電圧を使用するようになってきたので、当然デジタル・インターフェ

ースの信号レベルに注意を払わなければなりません。 
 

 
図 6.195: 代表的なパラレル・インターフェースのタイミング図 

 

18 ビット・コンバータである AD7678 の場合は、16 ビット（または 8 ビット）のマイクロプロセッサ・バ

スとのインターフェースが問題となることがあります。しかし、この出力レジスタのロジックは、18 ビッ

ト・ワードがより狭いデータ・バスにインターフェースできるだけの十分な柔軟性を備えています（図 
6.19 参照）。 
 

 
図 6.196: データ・バスのインターフェースの例 

 

シリアル・インターフェースの場合は、通常はもう少し複雑です。多くの場合、シリアル・インターフェ

ースは特定のインターフェース規格に準拠しています。シリアル・インターフェース・コンバータの多く

が SPI、QSPI®、MICROWIRE、あるいは I2C 規格に準拠していることがわかるでしょう。 
  

 



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.8: データシートの読み方 

6.200 
 

 
 

シリアル・インターフェースの場合、コンバータはマスターまたはスレーブとして機能します。どちらに

なるかは、タイミング・クロックをどこで生成するかで決まります。通常はマスターがクロックを生成し

ます。 

シリアル・クロック幅は可変です。データは、MSB が先の場合も、LSB が先の場合もあります。データ・

ビットに沿ったタイム・スロットを定義する必要があります。いくつもの選択肢があるため、それぞれを

定義する必要があります。 
 

 
図 6.197: 代表的な DAC のシリアル・タイミング図 
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レジスタの説明 
 

多くのコンバータには複数の動作モードがあります。一部には、設定が必要なマルチプレクサやプログラ

マブル・アンプ（PGA）などの回路を搭載しているものもあります。その場合は、制御レジスタへの書込

みが必要です。各ワードのそれぞれのビットを定義する必要があります。 
 

 
図 6.198: 代表的なレジスタの説明（一部） 

  

 



 ベーシック・リニア・デザイン                       コンバータ 

6.8: データシートの読み方 

6.202 
 

 
 
アプリケーション回路 
 

コンバータ使用に役立つように、多くの場合、代表的アプリケーション回路がいくつか提供されます。 
 

 
図 6.199: AD6645 の代表的なアプリケーション回路 

 

 
図 6.200: AD7730 の代表的なアプリケーション回路 

 

アプリケーション回路を検討する際には、推奨されているデバイスがまだ入手できるとしても、最善の選

択肢ではなくなっていることがあるので、注意してください。データシートの作成後に新しいデバイスが

リリースされる可能性があるからです。新しいデバイスのほうが適していないか、常に検討してください。 
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評価用ボード 
 

設計が正しく機能するかどうかを確認する唯一の方法は、実際に作成してみることです。しかし、何度か

述べたように、プリント回路基板のレイアウトは設計の他の部分と同様に重要です。そのために、メーカ

ーはしばしば評価用ボードを提供しています。設計技術者が評価用ボードを開発したり製作したりしなく

てもすむので、これは利点と言えます。また、プロトタイプを実行させる前に設計の一部をテストするこ

ともできます。 

しかし、評価用ボードはメーカーにとっても役立つものです。メーカーがボード設計を管理するので、評

価システムでそのデバイスの最良部分を確実に示すことができるからです。メーカーは、ボードの性能が

デイバスの性能を制限しないようにします。つまり、多くの変動要因が取り除かれるため、より正しい評

価ができることになります。 

回路図とボードのレイアウトは通常、データシートに記載されます。評価用ボード用のガーバー・ファイ

ルも多くはメーカーから入手できます。ただし、ひとこと注意しておきます。ガーバー・ファイルを自分

の設計にカット&ペーストするだけでは、最適な性能は得られません。評価用ボードの部分をシステムの

他の部分と統合することも重要です。例えば、システムに複数個のコンバータがあるとすればどうでしょ

うか。評価用ボードの接地方式が、コンバータが 1 個の評価システムでは機能しても、より大きなシステ

ムでは不適切な場合があります。 

評価用ボードはコンバータの評価を目的としており、通常はより大きなシステムの一部です。これには、

デバイスへのインターフェース用のソフトウェアが含まれるのが一般的です。このソフトウェアは通常は 
PC で動作し、ヒューマン・インターフェースが必要です。評価システムについては、設計支援の章で詳し

く説明しています。 
 
まとめ 
 

メーカーが異なれば、コンバータ（その他の種類のデバイスでも）のデータシートは異なることがありま

すし、同じメーカーでも異なることがあります。しかし、おおむね標準的な機能を備えています。探す対

象や探す場所がわかれば、デバイスを選択する際の困難な作業がいく分容易になるうえ、正確さも増すで

しょう。 
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6.9: データ・コンバータの選定 
 

データ・コンバータの選択は、設計全体の土台になることがよくあります。これまで見てきたように、コ

ンバータには数多くの仕様があります。これらの仕様の意味やデータシートの読み方を見てきたので、次

のステップに進む準備はできています。それでは、目的に最適なコンバータをどのような方法で決めるで

しょうか。 
 
パラメータの決定 
 

コンバータの指定に使う最もわかりやすいパラメータは、分解能とサンプル・レートです。コンバータの

分解能と精度が同じではないことを思い出してください。本当に必要なのは、多くの場合精度です。 

ADC でサンプル・レートを考えるときは、一般に最大周波数を意味しています。ただし、サンプル・レー

トを下げると、ADC のサンプル&ホールド部におけるホールド・コンデンサのホールド時間条件がそれだ

け厳しくなります。サンプル・レートがサンプル&ホールドのドループ・レートに対して低くなりすぎて、

次のサンプリング期間前に、サンプリングされた電圧がサンプル&ホールドの誤差帯域から外れるまで減

衰してしまうと、誤差を生じる可能性があります。SHA を内蔵した ADC のドループ・レートの仕様は一

般には規定されませんが、最小のサンプル・レートは規定されます。この影響は ADC のアーキテクチャに

よって異なります。逐次比較型 ADC ではほとんど問題ありませんが、パイプライン・アーキテクチャでは

しばしば問題になります。 

また、ADC をどのように使用するかも、デバイスの選択に影響します。パイプライン ADC と  コンバー

タには、通常、変換を開始するための制御信号がありません。連続的に変換するように設計されているた

めです。そのため、サンプルを同期させる必要があるアプリケーションで使用するのが少し難しくなりま

す。こうした用途には、マルチプレクサを使用したアプリケーションや、サンプルが外部信号によってト

リガされるアプリケーションがあります。この種のアプリケーションには、フラッシュ・コンバータや逐

次比較型コンバータが適していると思われます。 

仕様のセクションでは、コンバータの仕様を規定するのに AC 仕様と DC 仕様の 2 つの方法があることを説

明しました。一般に、高速な逐次型サンプリングでは AC 仕様が重要になる傾向があります。DC 仕様は、

低速化が進むシングル変換やマルチプレクサを使用したアプリケーションでの重要性が高い傾向がありま

す。 

入力信号の周波数範囲は? 高周波アプリケーションでは、入力周波数帯域は第 1 ナイキスト・ゾーンに入

りますか？また、アンダーサンプリングを使用しますか？ 

次のような点も考慮すべきです。ナイキストによると、入力周波数はサンプル・レートの半分までが可能

ですが（ベースバンド・サンプリングの場合）、入力周波数帯域の上端がナイキスト周波数（Fs/2）に近

づくと、アンチエイリアシング・フィルタが急に複雑化します。オーバーサンプリングを使用すれば、入

力周波数帯域が小さくなるようにサンプル・レートを変更できるので、システム・コストと複雑さを緩和

することができます。  
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DAC のインターフェースに関しては、通常、アナログに関してあまり考慮すべきことはありません。一般

的には、DAC を電流出力とするか電圧出力にするかが決められます。電流出力の場合、DAC は通常は電

流/電圧（I/V）コンバータを使用することになります。例外として考えられるのは、DAC が乗算型かどう

かです。この乗算型の場合は、入力信号を指定する必要があります。 

デジタル側では、主にデータ・バスがパラレルかシリアルかを考慮します。低電圧回路の普及に伴い、イ

ンターフェースの電圧レベルも定義が必要となります。多くの場合、データの出力レベルは電源電圧と同

じですが、一部のコンバータではデジタル・インターフェースの電圧レベルを設定する電源ピンが別に用

意されています。パラレル・インターフェースはかなりシンプルですが、シリアル・インターフェースに

関してはいくつか決めなければならないことがあります。SPI、I2C、LVDS などの標準をサポートするか

どうかです。 

コンバータの分解能がデータ・バス幅と同じでない場合（例えば、12 ビット・コンバータを 8 ビットのパ

ラレル・バスにインターフェースする場合）、コンバータは複数のリード／ライト・サイクルを必要とし

ます。同様に、シリアル・インターフェースでは、データを右揃えと左揃えのどちらにするかを指定する

必要があります。 

一部のコンバータでは、制御ワードもコンバータに書き込まなければなりません。 

コンバータに限りませんが、動作する物理的環境についても考慮しなければなりません。システムの動作

温度は何度か、サイズ制限はあるか、どのような電源を使用できるか、などです。また、高速コンバータ

は消費電力が比較的大きい傾向があります。熱についても検討する必要があります。 

この過程で、さまざまなパラメータの値を決めていきますが、それには最適な値と許容範囲を決める必要

があります。例えば、精度として全 16 ビットの目標値を設定したものの、微分非線形性が 2 LSB しか得ら

れない場合、この仕様を緩和すれば全体をうまく適合させることができます。回路動作に必要な温度範囲

もこれに影響します。パッケージの物理的なサイズとコストについても、この場合に限らず考慮する必要

があります。可能であれば、エージング効果などによって回路が仕様から外れることがないように、仕様

に多少の余裕を持たせることを推奨します。 
 
パラメータの優先順位付け 
 

上記の説明からわかるように、デバイスの選択には多数の考慮事項があります。しかし、通常、とりわけ

重要性が高いのは 1 つか 2 つです。デバイス仕様の条件は、厳しくしすぎないほうがよいでしょう。条件

を満たすべき仕様が多いほど、すべてを満たすことが難しくなります。 
 
デバイスの選定 
 

最後の手順は、最終的にデバイスを選択することです。手当たり次第にデータ・ブックを集め、それぞれ

のデバイスの仕様を片っ端から調べていくこともできるでしょう。しかし、この方法ではすぐに手に負え

なくなります。仕事をはるかに容易にするツールがいくつかあります。 
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そうしたツールの 1 つがセクション・ガイドです。これらは雑誌広告や販売促進メールに頻繁に掲載され

ます。これらのガイドを使う際の大きな問題は、多くの場合、リストがすべてを網羅しているとは限らず、

通常は新製品、単電源、低消費電力などの特定のサブ・グループに焦点を当てていることです。焦点を狭

めれば、適切な選択肢を見逃してしまう可能性があります。セレクション・ガイドの例を図 6.201 に示し

ますが、ここではソリューション・ブリテンと呼んでいます。 

アナログ・デバイセズでは、この目的にはるかに適した Short Form Designers Guide という資料を提供して

います。ここには、現在のすべての ADI 製品が機能と性能で分類して掲載されています。この資料の主要

部分として、製品ツリーとセレクション・ガイドの 2 つがあります。 

コンバータのセクションを例にとると、いくつかの選択肢の中から製品を選択可能で、それぞれが後続の

ツリーでさらに展開表示されます。このため、設計者はアプリケーションに適した特定のコンバータを探

し出すことができます。ADC セレクション・ツリーの一部を図 6.202 ～ 図 6.205 に示します。 

セレクション・ツリーには仕様は 1 つだけ、多くても 2 つしか表示されません。選定プロセスの出発点と

なるように考えられているためです。より詳細な仕様はセレクション・ガイドで得られます。ここでは、

セレクション・ツリーのセクションの 1 つに対応するカテゴリを選び、関連パラメータでデバイスをソー

トします。例えば、コンバータを分解能でソートする場合は、最も分解能が低いものから順に表示されま

す。さらに、コンバータは次のパラメータ、この場合はサンプリング・レートでソートされます。 

デバイスのソートに使用した仕様以外にも、仕様がいくつか用意されています。例えば、パッケージのサ

イズやコストがあります。見積りコストは、基本グレードのコンバータでは一般に 1000 個単位の価格です。

これをデバイスの比較用に使用します。一般に数量が少なければ高額になり、数量が多いほど低価格にな

ります。 

別の方法として、パラメトリック検索エンジンがあります。ここでは、目的の設計に応じたパラメータを

入力します。コンバータの検索については図 6.206 ～ 図 6.207 に示しています。[priority] ボックスをクリッ

クして、選択項目の優先度を設定することもできます。検索を実行すると、デバイスのデータベースが検

索され、10 の選択肢が表示されます。 

この検索エンジンの特に優れた特長は、選択基準を正確に満たすことができなくても、条件に近いデバイ

スが表示されることです。一致するものがない場合は、そのパラメータが赤色で表示されます。このため、

設計者は、入手可能なデバイスがアプリケーションにどれだけ適しているかを評価することができます。 
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図 6.201: 代表的なソリューション・ブリテンのトップ・ページ 
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図 6.202. ショート・フォーム・セレクション・ガイドのトップ・レベル 

 
図 6.203: ショート・フォームの ADC セレクション・テーブルのトップ・ページ 
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図 6.204: ショート・フォーム・セレクション・ガイドの 2 番目のレベル 
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図 6.205: ショート・フォーム・セレクション・ガイドの ADC ページ 
 
 

 
図 6.206: パラメトリック検索の概要ページ 

 
図 6.207: パラメトリック検索の ADC 仕様ページ 
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