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第1章

序論

1．1　本研究の背景

　デジタルスチルカメラ、ビデオカメラ、セキュリティカメラ、工業用カメラ等の電

子式カメラの心臓部は固体撮像素子（固体イメージセンサ）である。近年では、ネッ

トワークインフラと一般家庭へのパーソナルコンピュータの普及とともに、その取

り扱いの容易さとパーソナルコンピュータとの親和性の高さから、一般消費者にも

「デジタルカメラ」という家電製品として固体撮像素子を使用したものが広く普及し

ている。

　個体撮像素子には主に、CCD（charge　coupled　device，電荷結合素子）イメージセン

サとCMOS（complementaly　metal　oxide　semiconductor，相補型金属酸化膜半導体）イ

メージセンサの2者がある。CCDは、アメリカにあるベル研究所のWillard　Boyle

とGeorge　Smithがその基本原理を1969年に考案［1］して以来、現在に至るまでに

様々な改良がなされている。開発当初は、広く使用されていた撮像管に比べて小型、

計量、長寿命、耐振動などに優れていたため主にビデオカメラを中心に普及した。そ

の後も、現在に至るまで研究開発が盛んに行われ、その高い基本特性である低ノイ

ズ特性から質の高い画像を得ることができるため、デジタルスチルカメラを始め幅

広く画像の入力装置として使用されている。

　一方、CMOSイメージセンサは1966年にバイポーラ型のフォトトランジスタを使

用したセンサに原型を見ることができる［21。その後1968年にMOS型のトランジス

タを使用した発表がなされた［3］。その後しばらくして、1990年にCMOS　LSIのプ

ロセスを用いたイメージセンサが発表された［4ユ。しかし、これは画素内部で増幅を

する機能を持たないために（PPS，　Passive　Pixel　Sensor）画質が十分でなかった・現

在主流の、画素内で増幅を行う（APS，　Active　Pixel　Sensor）方式は1993年に端を発

するといわれている［5］。その後、様々なAPSタイプのセンサーが開発されてきて

いる。

　CMOSイメージセンサは、センサの画素数と撮像速度が同等と仮定した場合に

CCDイメージセンサに比べて低消費電力で構成が可能である。また、低電圧単一電

源駆動可能、機能回路の組み込みができる等の様々な利点がある一方で、固定パター

ンノイズや熱に起因するランダムノイズ等の各種ノイズレベルがCCDに比べて高い

ために、CCDイメージセンサと一線を画しており、ノイズ特性の改善が求められて

いた。
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　固定パターンノイズと画素のリセットノイズは、相関2重サンプリング（CDS：cor－

related　double　sampling）という読み出し方式を、機能回路としてCMOSイメージセ

ンサに組み込むことでキャンセルができる。その一方で、CMOSイメージセンサの

場合はその信号電荷の読み出し方式のため、多段に接続されたノイズ発生回路を通

過して読み出されるため、ランダムノイズはCCDに比較して多く重畳する。

　とはいうものの、理論的にはCMOSイメージセンサがランダム雑音の点でCMOS

イメージセンサよりも低レベルに抑制できる可能性については文献［6］により議論さ

れていた。これはCCDがノイズの帯域が画素周波数出決まるのに対し、　CMOSで

は垂直転送周波数で決まるため有利なことに着目していた。

　もう一つの問題は、標準プロセスで製造されたCMOSイメージセンサは、その構

造上の理由から、画素を4Trで構成した場合に完全転送が不可能であるために、残

像が生ずる。これは高速撮像時に特に大きな問題となっていた。

　その問題解決として提案されたのが、画素部に埋め込みフォトダイオードと呼ば

れる構造を使用することである［7，8］。もともとCCDに利用されていた技術であり・

その名の通り表面付近の受光部にあたるPN接合が、基板と同じ極性の不純物でドー

プされており、光電変換部が表面よりわずかに深いところにある。そのために、固体

撮像素子で問題となる表面欠陥からノイズとして混入する暗電流を抑制できる。さ

らに、デバイスプロセスのチューニングにより受光した電荷の完全転送が可能とな

り、原理的に残像が残らない。このフォトダイオードの構造は、画素として構成す

る場合には必然的に4Trタイプとなるため、転送を行うことで画素内での信号増幅
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　o
が可能であるのでセンサの高感度化を期待できる。これは、標準CMOSのフロセス

ではなく、特殊なイメージセンサ専用プロセスとなる。

　また利点として、CMOSイメージセンサは画素の読み出し自由度が高いことから

画像圧縮［9］や、非破壊読み出しによる動き検出［10ユのみならず、蓄積時間適応や時

間積分広ダイナミックレンジ撮像等［11］の高感度化にも非常に有効である。

　広ダイナミックレンジイメージセンサは、一般的に高照度側のダイナミックレン

ジの拡大を主な目的とするもので、画素のトランジスタのサブスレッショルド領域

を用いたLog応答のイメージセンサ［12］を基本原理とするものや、高照度での飽和

信号を時間的に多段階に分けて捨てる容量変調方式［13］などがある。しかし、これ

ら方式では撮像対象が高照度の場合に有効であり、低照度の場合には十分なS／Nが

得られないことが問題である。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　’s　一方、低照度側のS／N改善のために、センサの感度を低照度に合わせてカラム増

幅等で出力信号を増幅すると、カラム増幅以降の読み出し回路のランダムノイズは

入力換算で増幅率だけ減少する。たとえば、カラムの増幅率をM倍とすると、増幅

　　　　　　1回路以降のランダムノイズ成分が出力から見て1／Mに見える。しかし、信号も同時

にM倍されるために高照度時にセンサが飽和してしまうといった問題が生じる。こ

れは例えばフルスケールの最大出力がFS（V）とすると増幅率がM倍時にFS／Mで

飽和してしまう。これも十分なS／Nが得られない。この一例として、画素・カラム

FPNノイズキャンセル回路とセンサ外部への読み出し回路を含めたトータルの系と

　　　　　　　　　　　　　　　ノ
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してのランダムノイズがどの様に発生するかを調べた報告がある［14］［15］。その結

果、ランダムノイズの解析結果がCCDのランダムノイズよりも低減できる手法が提

案され、実証されている［16］。この手法はフォトンカウントレベルの超低雑音読み

出しを主眼としているため、カラム読み出し回路での増幅を行うがために前述の信

号の飽和の問題があり、十分なS／Nを得られないといった欠点があった。

　以上のことから、低照度側のランダムノイズを抑制しつつ入力のダイナミックレ

ンジも十分広い読み出し方式の開発が望まれる。低ノイズでかつダイナミックレン

ジの広い機能を持つイメージセンサが提案され、それが実証されれば、今までにな

い新しいCMOSイメージセンサを実現可能である。

1．2　本研究の目的

　本研究の目的は、入力信号のダイナミックレンジを確保しつつランダムノイズを低

減することで、低照度側のダイナミックレンジを拡大する手法を検討することであ

る。そのために、CMOSイメージセンサの機能回路の集積が可能であるという特徴

に注目し、以下の3種類の方式を研究した。第一に、画素信号が低レベル（低照度）

時には信号増幅をし、高レベル（高照度）時には信号増幅をせずにそのまま読み出

す、適応ゲインカラム増幅回路を組み込んだCMOSイメージセンサを提案した。画

素信号からの出力信号を、各ピクセルごとに適応適に増幅することにより、SNの改

善と高照度時の飽和を抑制する。また、画素部に埋め込みフォトダイオード（Pinned

Photo　Diode）を用いることにより画素部からのノイズを低減する。さらに、画素回

路からの読み出しにブートストラップ機能を持たせて画素の出力信号を拡大した。こ

れは読み出し制御信号の制御を工夫をすることで実現した。画素リセットを画素選

択よりも先に行い、アンオーバーラップさせることにより、画素選択をした時に、画

素の電圧検出部であるフローテイングデフユージョンがリセットレベルよりも電位的

に低い状態になる。このブートストラップ効果により画素信号の最大信号振幅を拡

大する。以上の技術を組み合わせ試作をした結果、イメージセンサの固定パターン

ノイズが50paV。m，、ランダムノイズが263paV。m，でSNRがCCD相当である、71dB

となった。これは、発表当時で最も低いランダムノイズレベルを記録した。この研

究により、カラムで増幅することはランダムノイズの低減に非常に有効であること

を確認した［17，18］。

s

、

　第二に、2重積分型カラム並列A／D変換器の量子化ノイズ低減効果について検討

を行った。信号を多数回サンプル、A／D変換をして、その平均を取ることでランダ

ムノイズを低減する機能を持つ回路を提案した。単純に信号をN倍高速に読み出し

平均化を取ることでも実現できるが、回路が高速になるとノイズ帯域の増加につな

がるために効果が得られない。信号の平均化を考える場合、CMOSイメージセンサ

が出力する信号は毎回ほぼ同じ値を基準に、ランダムノイズの揺らぎが出力される
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ので、ランダムノイズを効率的に低減するための回路的な工夫が必要となる。提案

する2重積分型A／D変換器は、粗いA／D変換を行ない入力信号のおおよその電圧

値を推測するインクリメンタルA／D変換（ADC）モードと、センサのからのノイズ

の揺らぎを追従する信号追従・平均化モードをもつ。信号追従モードで出力される

値はインクリメンタルADCモードにおける出力値からの差分であり、1クロックサ

イクルごとに1データを出力するために等価的に1クロックでA／D変換を行なう。

これは高速にA／D変換をしていることと等価の効果を得ることが可能で、その信号

平均化による演算で大幅な量子化ノイズとランダムノイズの低減効果が期待される。

また、ノイズ低減効果は入力レンジのすべての範囲に適用でき、低照度のみならず

高照度においてもノイズ低減効果を発揮する。特定の条件下において、熱ノイズと

等価であるガウス分布に従う乱数を用いたシミュレーションにより、1024回までの

積分回数で約5bitの改善効果が得られることを確認した。結果から、　A／D変換器の

量子化ノイズがランダムノイズによって低減されることを確認した。インクリメン

タルA／D変換モードで10bitのA／D変換を行うとトータルで15bitの高分解能カラ

ムA／D変換器が実現できる可能性を示唆した［20］。

　第三に、適応積分機能共有型カラム並列巡回型1．5bitA／D（analog－to－digital）変換

器について検討を行った。カラム回路に適応的に信号を積分する適応積分器を組み

込む。適応積分器は演算に必要な単位容量4つ、差動増幅・器1つと比較器1つから構

成され、入力信号をアナログ領域で1回から16回まで適応的に積分することでラン

ダムノイズを入力換算で低減する。この適応積分器に追加の回路として2つ目の比

較器を接続すると1．5bitのA／D変換器として動作が可能であることを見いだした。

1．5bitアー一、キテクチャはA／D変換器によく用いられ、回路の必要精度を緩和するこ

とができる画期的な技術である［19］。このわずかな追加回路によって、カラムの限

られた面積において高精度にA／D変換を行うことが可能となり、原理的に広帯域の

カラム以降のノイズが重畳しない構成を実現する。この方式は、カラムより面積の

制限を受けやすい画素部でA／D変換を行う方式［21，22］に比べて面積的に余裕があ

るので、A／D変換器の精度をとることが容易であり、画素それぞれに機能回路を組

み込むことがないために高解像度化が容易に実現できる。

　回路が積分器として動作する場合、熱に起因するランダムノイズを考慮したシミュ

レーションを行った結果、ランダムノイズの標準偏差が16回積分した場合に、入力

換算で28PS　V・msとなり・適応ゲイ／方式よりも高いノイズ低減効果を得られることが

確認された。これはA／D変換を行った場合の量子化ノイズ低減にも有効で、適応積

分からA／D変換を通したトータルのノイズとして32pa　V。m、程度のランダムノイズに

なる見通しを得た。また《回路がA／D変換器として動作する場合のシミュレーショ

ンでは、回路にゲイン誤差、キャパシタミスマッチ、オフセットなどの特性を劣化さ

せる要因が含まれていたとしても、補正なしで非線形性誤差がILSB以下を実現でき

る結果を得て、非常に精度の高いA／D変換器として動作することを確認した［23］・

実際にイメージセンサの試作を行い測定を行った結果、暗時におけるランダムノイ
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ズが入力換算で66．1μ叫m、まで低減でき、センサの出力が0．9Vフルスケールを達成

した。その結果ダイナミックレンジは82．7dBとなり、広いダイナミックレンジかつ

低ノイズの読み出し回路を実現した。

1．3　本論文の構成

　本論文は以上に述べたように、CMOSイメージセンサの信号のダイナミックレン

ジを保ちつつ、ランダムノイズを低減する方法について、入力信号の大きさに応じて

適応的に信号を増幅するカラム並列適応ゲイン方式、インクリメンタルA／D変換器

にノイズ低減モードを組み合わせて回路が発生するランダムノイズと量子化ノイズ

を低減するカラム並列2重積分型A／D変換方式、適応的に信号を積分することによ

り入力換算でノイズ低減を行いつつ高精度のA／D変換を行うカラム並列適応積分機

能共有1．5bit巡回型A／D変換器について研究したものであり、以下の構成をとる。

1章は緒言として、研究の背景、目的に関して述べた。

2章では高感度イメージセンサの基礎的考察としてCMOSイメージセンサの基本動

作ならびに雑音について述べる。

3章では適応ゲインカラム増幅に基づくCMOSイメージセンサについてノイズ解析、

実際に設計した回路、測定結果について述べる。

4章では2重積分型カラム並列A／D変換器についてのノイズ解析について述べる。

5章では適応積分機i能共有型1．5bit巡回型A／D変換器についてノイズ解析、実際に

設計した回路、基本特性の測定結果について述べる。

6章で、結論として、本研究をまとめる。
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第2章

低ノイズイメージセンサの基礎的考察

2．1　はじめに

　本章では、CMOSイメージセンサによる低ノイズイメージセンサの基礎的考察と

して、一般的なCMOSイメージセンサの構成と、回路で発生する各種ノイズについ

て述べる。さらに、熱に起因するランダムの解析方法についても簡単に触れる。

　CMOSイメージセンサは、受光部、画素信号読み出し回路、カラム信号読み出し

回路と外部読み出しのためのバッファの4つの回路から構成される。これら各部分は

いろいろな構成手法があり、その構成それぞれで発生するノイズが異なる。また、回

路の動作手順により、スイッチーつ切る順番次第でノイズの出力のされ方が異なる。

　CMOSイメージセンサで低ノイズ読み出しを実現するために、信号が読み出され

るまでの全体の系としてのノイズがどの程度になるのかを解析によりあらかじめ見

積もることが垂要になる。

　以下に、CMOSイメージセンサの撮像の基本動作とその回路構成について述べる。

2．2　CMOSイメージセンサによる撮像

2．2．1　撮像の基本動作

　図2．1にCMOSイメージセンサの基本構成を示す。　CMOSイメージセンサによる

撮像は、画素より信号を垂直選択信号により並列にカラムへの読み出し回路へ出力

し、カラム読み出し回路に信号を記憶・演算した後に水平選択信号により順次走査

をして外部に出力をする構成を取る。

　各々の構成部位は、CMOSイメージセンサの設計自由度の高さからいろいろな方

式が提案されている。以下に、CMOSイメージセンサで一般的に用いられている各

部の構成を述べる。

2．2．2　光電変換部

　銀塩カメラの受光部はフィルムの銀化合物であるが、これと対になるCMOSイメー一

ジセンサの受光部はフォトダイオードである。これはCMOSイメージセンサに限ら

ず、CCDイメージセンサも同様である。
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図2．1：CMOSイメージセンサの基本構成

3Tr方式と呼ばれるCMOSイメージセンサの画素の回路図を図2．2に示す。フォト

　　　　　　　　R
　　　　　　　　SV　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Signal　　　　Reset

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　…O“t…　≡O・t≡

　　　　　　　　　　　　　　　　　　工
　　　　　　　　　　　　　　　　　　一
　　　　　　　　　　　　　　　　　　Vphoto
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　△Vsig

r－・一．一．一■一．一・一・一・一一 1

1
1

1

Vphoto
1
・lphoto 1
1
■1、■1■L．＿一＿． ⊥「－

bs

　　l

@　l　　■

@　1　　■

RT，1

’

図2．2：3Tr方式

ダイオードに入射した光は、光起電力効果によって電子、正孔対が生成され接合部

に拡散、もしくは空乏層で発生した電子はn側へ、正孔はp側へ移動する。この結

果、p側は正に、　n側は負に帯電し、外部に起電力を示す。この電圧はこのフォトダ

イオードの寄生容量を0，とすると、発生する光電流をちん。t。蓄積時間（露光時間）を

Tとして
　　　　　　　　　　　　　　　　　∬ちん。t。（t）砒
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．1）　　　　　　　　　　　　　　陥ん。t。＝
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Cs
で表される。蓄積時間中の光電流ち九。t。（t）が一定であるならば、

　　　　　　　　　　　　隔一字゜一竿　　　（2・2）

となる。寄生容量0、は小さいほど同じ光量に対し電圧感度が高い。例えば、フォト

ダイオードの寄生容量0，を2fFと見積もると電子1つで約80μVの出力が得られ
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図2．3：パッシブピクセルセンサ

る。この値は変換ゲインと呼ばれイメージセンサの性能を示す重要なパラメータの

一つである。

　フォトダイオードで電圧値となった光信号を、電圧検出トランジスタでソースフォ

ロワによりバッファして読み出し、カラム回路に信号を送る。一定時間露光した後

は、画素部をリセットトランジスタにより受光で生じた光信号である電荷をリセッ

トして初期化する。出力回路は受光して出力された信号と、リセットして出力され

た信号の差をとることにより相関2重サンプリング（CDS）を行い画素部の閾値ば

らつき等をキャンセルする。

2．2．3　パッシブピクセルセンサ

　MOS型イメージセンサ［1］，［2］が考案された当時は、図2．3に示すように画素か

らの信号を直接カラム回路に読み出していた。これはダイナミックランダムアクセ

スメモリ（DRAM）のアレイとほぼ同じ構造である。受光により蓄積した信号を垂直

スキャナで選択し、カラムの水平スキャナで順次走査をし信号を読み出す。これは

固定パターンが多いことや出力段の配線容量により感度が低下すると言った問題が

あったが、後述のアクティブピクセルセンサの発明［4］、開発［5］［6］［7］により、感

度、固定パターン雑音等の大幅な改善が可能となった。このアクティブピクセルセ

ンサはMOS型イメージセンサの流れを汲むものであるが、現在の集積回路技術の主

流であるCMOS技術で実現されて［3］、一般にCMOSイメージセンサと呼ばれる・
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　前述3Tr方式はパッシブピクセルセンサではなくアクティブピクセルセンサに属

する。

2．2．4　アクティブピクセルセンサ

　パッシブピクセルセンサ（PPS）と比較して、アクティブピクセルセンサは画素内

で信号を増幅する回路を持たせてカラムに出力する。3Tr方式では図2．3ソースフォ

ロワトランジスタが増幅器になっており、バッファ機能を持たせてある。ソースフォ

ロワの増幅率は、トランジスタの基板効果の影響を無視すると約1倍である。3Tr方

式では一般的に、受光面積を大きくとると光電流ちん。t。が増すが、画素の寄生容量0，

も増すので、検出電圧が大きくなることはない。この問題解決に、画素内に増幅率1

倍以上の増幅器を持たせた4Tr方式が考案された［8］。図2．4に4Tr方式のピクセル

部を示す。これは、受光部の面積を増やして光電流を増やすと、寄生容量まで増え

艮

SV

　　　Reset　　　　Signa｜
　　　Out　　　　Out

・亜ユニ
　　　　　　ムVSIg

図2．4：4Tr方式

て感度がとれない欠点を克服した回路でもある。4Tr方式の動作は、ターゲットのピ

クセルがSVで信号選択され、その後リセットRにより、フローティングデフユー

ジョンVfdをリセットする。その信号をカラムに読み出し記憶する。その後、トラン

スファゲートTxをONして信号を転送する。もし、受光した光電流がロスなくフ

ローティングデフユージョン側に転送されるとすると、

Vfd＝ メBfd＝ メBfd

Qph。t。 Vph。t。・08
（2．3）

となり、フローティングデフユージョンの寄生容量と受光部の寄生容量の比0，／0、fd

で信号電圧が変化する。これはフローティングデフユージョンの寄生容量が受光部

の寄生容量よりも小さい場合に画素内で増幅されることを意味する。また、この読

み出し方式はリセットレベルが先に出力されるため、後段のCDS回路において閾値

ばらつきによる固定パターンノイズとともに、浮遊容量0。fdに蓄積されたリセット

ノイズをキャンセルできる優れた特徴をもつ。

／
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n・well

P・sub

図2．5：画素部：埋め込みフォトダイオード

2．2．5　埋め込みフォトダイオードと完全転送

　前述の4Tr方式により、固定パターンノイズ、リセットノイズ、感度の問題を解

決できることを述べた。これら以外に、センサの特性を決定する重要なパラメータ

として暗電流がある。画素に使用されるフォトダイオードはpn接合で作成されるた

めに、原理的に光が当たらない状態でもわずかに電流が流れる。この接合の空乏層

がSi　一　9i，界面に接していると界面の欠陥からさらに多くの電流が発生して暗電流

の増加につながる。この暗電流の増加を防ぐのが、埋め込みフォトダイオード構造

である。埋め込みフォトダイオードは図2．5に示すように、受光部の表面部を基板と

同じタイプの不純物で覆ったもので、受光部であるpn接合がSi　一　Si2界面に接して

おらず暗電流の抑制に非常に効果的である。

　もう一つの重要な技術として受光部から信号電荷の完全転送があげられる。標準

CMOSプロセスで製造されたイメージセンサでは受光部からフローティングデフユー

ジョンに転送される電荷は完全転送されない。これは、トランスフアゲートを開いた

直後は、電荷が主にドリフトで流れるのに対し、転送終了直前の電荷は受光部に光

電変換された電荷がほとんどなく、ほぼ拡散によってしかフローティングディフユー

ジョン側に流れないため残電荷が生ずることによって起こる。この残電荷の量は受

光量とTXゲートを解放している時間の逆数に比例し、次のフレームに残像として

読み出され、高速撮像時に特に問題となる。これらは、ゲートと受光部と転送部の

デバイス構造と、そのポテンシャルプロファイルをチューニングし、受光部に電荷

が残らない完全転送を行うことで解決している。

　埋め込みフォトダイオードとその完全転送のためのデバイス構造のチューニング

は標準のCMOSプロセスでは不可能であるので、イメージセンサ専用プロセスを必

要とする。

2．2．6　カラムノイズキャンセル回路

　カラムの読み出し回路について説明する。現在のCMOSイメージセンサは、カラ

ムの読み出し回路に固定パターンノイズのキャンセル機能を持たせている。

　前述の画素構造を見ると、現在主流になっている4Tr方式（埋め込み型を含む）や

一部で使用されている3Tr方式はどれも画素内にソースフォロワのアンプを持たせ
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図2．6：カラム読み出し回路：カラムノイズキャンセル回路

たものである。理想的には、どの画素であろうと同じ特性でソースフォロワの入力信

号が出力に現れる。しかしながら、実際のCMOSイメージセンサには製造上のプロ

セスばらつきが存在する。そのばらつきは、主にソースフォロワを構成するアンプ

の閾値ばらつきとなってCMOSイメージセンサの信号を劣化させる。これは、例え

ばソースフォロワの入力電圧（フォトダイオードの出力電圧）がすべての画素で同じ

であった場合であっても、閾値ばらつきの影響を受けて各画素ごとに違った電圧値

を出力する。注意することは、各画素ごとに出力電圧はばらつくが、そのばらつき

値が固定であり、読み出すたびに毎回同じばらつき値を出力するとこである。この

ような特徴からこの閾値ばらつきは後述するFPN（丘xed　pattern　noise）と呼ばれる。

　この閾値ばらつきによるノイズを、カラムのノイズキャンセル回路は除去するこ

とが可能である。この回路図を図2．6に示す。スイッチ、キャパシタ2つとアンプか

ら構成され、スイッチトキャパシタ回路の構成をとる。この回路の動作を順を追って

説明する。まず、入力側に脇1が入力される。この時スイッチφはONしたままで

フィードバック側の入出力は短絡されている。入力側の容量01に蓄積される信号電

荷は

　　　　　　　　　　　　　　　　Q＝＝01・Vzn1

と示される。続いてスイッチφがOFFした後、入力信号がV，n2に変化する。この時

01，02に蓄積された信号電荷の総量は電荷保存則から変化しないので、

Q＝01・脇2＋02・㌦舌

となる。結果として出力される電圧は

』6（v・n・－v・n・）

となる。ここでキャパシタの容量値がOi　・＝　C2とすると

V。ut＝脇r臨2
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となる。結果を見ると、時間的に変化する入力信号の差分を出力しているのみであ

るが、これが非常に重要な意味を持つ。

　ここで3Trの場合、まず信号レベル（臨g）を画素から読み出し、続いて画素をリ

セットしそのリセットレベルを同じソースフォロワを通して読み出す（η。。。t）。各々

の信号に閾値ばらつき（V。ff、et　）がある場合

㌦、一（V。・g＋V。ffset）一（鷺e3e、＋V。ffset）

　　－Vsザ∫4e8e、

（2．4）

（2．5）

とオフセットによらないリセットレベルと信号レベルの差分が出力されることがわ

かる。3Trの場合は特殊な構成にしない限り、信号レベルが先に出力され、リセット

信号が後で出力されるために、画素のリセット時に信号と相関のないリセットのノ

イズが重畳される。これは、リセットレベルを信号レベルより先に出力すると、必

然的にそれまで蓄積した信号電荷をリセット動作で初期化するためである。

　一方、4Trの場合は信号検出部が受光部とトランスファーゲートで分離されている

ために、先に信号検出部をリセットすることが可能である。そのため、リセットレ

ベル（Vr。。。t）を先に読み、その後信号レベル（V。ig）を読み出すことが可能である。出

力信号は

㌦、一（Vre5et＋V。ffset）一（VsザV。ffset）

　　＝Vre8e一V。ig

（2．6）

（2．7）

となる。4Trの場合も同様に、信号検出部をリセットするとリセットノイズが重畳す

るが、信号レベルはリセットノイズの重畳したリセットレベルを基準に出力される

ために、両者にの差分を取ることで画素の閾値ばらつきのみでなく画素のリセット

ノイズを除去することが可能である。

　この技術はCDS（correlated　double　sampling：相関2重サンプリング）と呼ばれ

CMOSイメージセンサに欠かせないノイズキャンセル手法である。3Trの場合のCDS

は通常固定パターンノイズ（FPN）のみの除去に有効であるが、4Trの場合のCDSは

FPNと画素のリセットノイズの両者に対して有効である。

2．2．7　A／D変換器

　CMOSイメージセンサは、その特徴である回路集積の自由度からA／D変換器を内

部に組み込むことが可能である。

　CMOSイメージセンサで使用されるA／D変換器は大きく分けて3つある。画素内
部でA／D変換を行うもの［10］　［11］、カラムでA／D変換を行うもの［12］一［13］と最終

読み出し部でA／D変換器を行うものがある。それぞれの方式で、一長一短がある。

　後に詳細を述べるが、回路の支配的なノイズに熱ノイズがある。この雑音電力の

大きさは、ノイズを発生する回路の帯域に比例する。この理由により、最終読み出
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し部でA／D変換を行うと・その帯域の広さから多くのランダムノイズ（熱ノイズ）が

信号に重畳する。従って最終読み出し部でA／D変換を行う方式は、原理的に帯域の

広いノイズが必ず重畳するので低ノイズ読み出し回路には向かない。

　画素内に信号処理回路を設けて狭い帯域、ピクセルレベルでA／D変換をする方

式［10］［11］は画素内に比較器などの回路を集積することから、省面積化には不向き

である。さらに、画素のバラツキやADCの分解能不足により特性の劣化が顕著であ

る。一方・カラムにA／D変換器を設けるとノイズ帯域が狭い状態でA／D変換を行

うことができ、量子化された後は原理的にノイズが重畳せず非常に有効である．し

かしながら、近年報告されているカラムにA／D変換器を搭載しそいるイメージセン

サ［12］一［13］の分解能は10bitから11bitであり，十分なデジタルダイナミックレンジ

が得られていない。また、12bitの分解能を［14］が報告しているが、このセンサの実

質的な精度は10bit程度である。初めてカラムA／D変換器で12bitの精度を達成した

のは文献［15］であろう。カラムA／D変換器の高精度化が困難な理由は、画素単位で

A／D変換する方式に比べれば面積に余裕があるものの、依然としてカラム回路の横

方向の幅は画素のサイズで制限されるため、使用できるトランジスタやキャパシタ

のサイズが制限され、高精度化、低ノイズ化が難しいためである。とはいえ、これ

らの問題が解決された場合、カラムでの並列A／D変換が最も有効であるといえる。

　後の章で述べる適応積分機能共有カラム巡回型A／D変換器と2重積分型カラム

A／D変換器は、ノイズ帯域の狭いカラムで信号処理を行ないつつA／D変換を行うこ

とでランダムノイズを低減する全く新しい方式である。本研究では、14bitから15bit

の分解能を目標とする。

2．3　CMOSイメージセンサのノイズ

　本手法は、信号レベルの低い低照度側のダイナミックレンジを拡大することに主眼

を置いている。この低照度側のダイナミックレンジは、いわゆるノイズと呼ばれる受

光部で発生した信号電荷（電圧）以外の不要な信号が信号読み出し回路で発生するた

めに、低照度条件下での出力信号値が制限されることで決定される。ここで、CMOS

イメージセンサのノイズについて述べる。ノイズは以下の

●固定パターンノイズ

・熱ノイズ

・1／fノイズ

●リセットノイズ

●ショットノイズ

・量子化ノイズ
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●その他のノイズ

に大別され、一般的には、固定パターン以外のノイズをまとめて、ランダムノイズ

という。

本研究では、この抵抗体やトランジスタが存在すると必然的に発生する熱ノイズ

をいかに低減するかを目的としている。以降、3，4，5章において特に断りがない限り、

ランダムノイズとは熱に起因する熱ノイズのことのみをさす。

　以下各々について述べる。

2．3．1　固定パターンノイズ

　固定パターンノイズとは読み出すごとによって毎回変らない一定のノイズのこと

である。

CMOSイメージセンサは、非常に微細なプロセスであるLSIの技術で製造されるの

で、トランジスタにガウス分布に従う特性のばらつきが生じる。具体的にはトラン

ジスタの閾値ばらつき、トランジスタのサイズばらつき、受光部の感度ばらつき、開

口率ばらつき、暗電流ばらつき、アンプのゲインばらつき（キャパシタミスマッチ）

等が含まれる。

一般にイメージセンサで問題となるのは、画素の閾値ばらつきと読み出し回路の閾

値ばらつきである。固定パターンノイズについては信号を読み出したときに毎回一

定であることから閾値ばらつきはCDS（correlated　double　sampling）技術により除去

可能である。また、デジタル領域でもアナログ回路と同じように、リセットレベルの

デジタル値と信号レベルのデジタル値の差分を取ることでCDSも可能である。この

場合、固定パターンノイズの除去精度は演算におけるデジタル値のダイナミックレ

ンジ（分解能）に依存することになる。キャパシタミスマッチや開口率ばらつきを補

正する場合はデジタル領域で行われるが、これらの精度もデジタル値のダイナミッ

クレンジ（分解能）に依存することになる。　　　　　　　　　t’t

2．3．2　熱ノイズ

　熱ノイズは抵抗体が存在するところに発生するノイズである。

抵抗体は内部の原子が熱エネルギーによって振動し、自由電子と衝突を繰り返す結

果、電子が不規則に運動し，電圧ゆらぎを生じる．熱ノイズはジョンソンノイズあ

るいは，ホワイトノイズとも呼ばれる。ナイキストは熱ノイズの解析に熱力学的な

理論を導入して，抵抗体の発生するノイズ電力を導いた。これを回路上、最大電ガ

を取り出す条件で導きだすと、次式の電圧2乗平均ノイズ

vZ＝4kTR△f
（2．8）
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が得られる。ここで。k＝1．38×10－23」／Kはボルッマン定数、　Tは絶対温度、　R

は抵抗体の抵抗値、△fは、対象とする周波数帯域幅である。これは、ノイズ電力ス

ペクトルが、Sn（f）＝傷／△f＝4kTRと一定になることを意味し、ホワイトノイズ

と言われるゆえんである。なお、雑音電力スペクトルとしては、周波数を負の領域

まで考えた両側周波数表示の場合には、Sn（f）＝・　i　t／△f＝2kTRとなる。　CMOSイ

メージセンサでは、トランジスタがCMOSスイッチとして線形領域で動作する場合

そのスイッチのON抵抗がノイズ源になる。また、トランジスタがアンプとして動作

する飽和領域ではアンプの相互コンダクタンス9mがノイズスペクトルに影響する。

この場合のノイズスペクトルは

　　　　　　　　　　　　　　＿　　　　　　1
　　　　　　　　　　　　　　v元＝4・7kT－△f　　　　　　　　　　　　　　　（2．9）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　9m

となる。ここでの係数orは基板バイアスの係数とは異なるもので、長チャネルデバ

イスで2／3の値をとる。サブミクロンデバイスではこの値より少し大きめになると

いわれている［16］。

2．3．3　1／fノイズ

　1／fノイズとは主に、FETトランジスタのゲート酸化膜一基板間の界面で発生する

ノイズであるといわれており、二通りの考え方がある。［16］［17］

トランジスタがON（飽和領域、線形領域）している状態では、基板の極性が反転し

少数キャリアが増す。この過剰少数キャリアのうち、表面近く、ゲート側を流れる

キャリアがCMOSの製造工程で生じた、絶縁膜である二酸化シリコンと基板との界

面の欠陥準位にトラップされる。また、そのトラップされたキャリアが一定時間後

にランダムなタイミングで放出される。ある考え方では、このキャリアがSio2－Si

界面で格子振動を引き起こし移動度の変調を引き起こす結果生じるといわれている。

このノイズはトランジスタのゲート長L、ゲート幅W、酸化膜厚間容量0とすると

　　　　　　　　　　　　　　厄一識L今∫　　　（2ユ・）

と記述される。もう一方の考え方では、この放出された少数キャリアがチャネルの

電荷量を変化させてノイズとなる。ノイズ電力を示す式では

　　　　　　　　　　　　　　疋一轟今ζ　　　（2・11）

となり、周波数の逆数に比例し、係数cはn型デバイスで0．7－1．2の値をとるとい

われる。

この係：lt　Kfはブリッカ雑音係数で

　　　　　　　　　Kfn－5×10－31（V／・m2）（NMOS）　　　（2ユ2）

　　　　　　　　　κf，－2×10－32（V／・m2）（PMOS）　　　（2．13）
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でプロセスによらずほぼ一定といわれるている［16］・　　　　　　　．

このままであると、直流付近のノイズが無限大まで増えてしまう。イメージセンサの

1／fノイズは文献［18］、［19］、［20］によると回路のカットオフ時定数をTo、サンプリング

時間差をtoとして・λ＝箸。また・1／fノイズのスペクトル密度関数1U（f）＝Nfl／lfl

として相関2重サンプリング回路に適用させると以下の式2．14

v2＝4・Kf1（0．577十lnλ）　　　for　λ＞3 （2．14）

で記述できる。このノイズは、スイッチトキャパシタ回路を適用した式であり今回

の設計に使う適応ゲインカラム増幅器もスイッチトキャパシタ回路であるので、ブ

リッカ雑音係数がわかればこれを適用可能である。注意することは、本論文で解析

しているランダムノイズは1／fノイズを含んでいない。これは使用するプロセスでの

1／fの係数が不明であることと、提案方式では1／fノイズが支配的ではない、高い周

波数で回路が動作するためである。

2．3．4　リセットノイズ

　リセットノイズとは、ある電圧ノードをCMOSスイッチによってバイアスしてい

たとき、そのスイッチを切るときに発生するノイズである。したがって、CMOSス

イッチがあるところには必ず発生する。リセットノイズとして主なものは、チャー

ジインジェクション、フィードスルーとスイッチで発生する熱ノイズである。

チャージインジェクションとはトランジスタのチャネル領域での電荷がスイッチを

切られた瞬間に、バイアスされていた側に漏れるキャリア電荷によってバイアス電

圧が変動してしまうことによるノイズである。

フィードスルーはスイッチの電圧がONからOFF（一般的にはVDDからOVに変
化）になった瞬間にゲートとそのノード間の寄生容量と、ノードと基板間の寄生容量

によって分圧されることによってノードの電圧が変化することによるものである。

なお、両者の区別をせずに上記2つを合わせて、単にインジェクションと言うこと

もある。スイッチで発生する熱ノイズはスイッチが切れた瞬間の電圧をサンプルす

る。熱ノイズはランダムに揺らいでいるがスイッチをきった瞬間にリセットノイズ

として固定の電圧値に定まる。

　CMOSイメージセンサでリセットノイズと呼ばれるものは、一般に画素で生ずる

リセットノイズのことを示す。リセットノイズは、もともとランダムであるが、ス

イッチを切った後にそのノイズが固定することで固定パターンのノイズと同じ振る

舞いをするので、4Trの画素で構成されるものについてはCDS動作で除去が可能で

ある。
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2．3．5　　ショットノイズ

　ショットノイズには2種類のものがある。一つは光ショットノイズであり、もう一

つは暗電流ショットノイズである。光ショットノイズとはセンサの受光部が光電変換

した際に発生するノイズである。ショットノイズの電力は熱ノイズと同様に光の強

さ、すなわち光度に比例し、受光すれば原理的に発生する。

受光した際に発生する電荷量をN個とすると、ランダム的に∨万の電荷が発生す
る。

同様に、暗電流ショッ、トノイズもその暗電流の電荷量Ndに対してランダム的に～妬

の電荷が発生する。これらのショットノイズは、検出部であるフォトダイオードで必

ず発生する低減できないノイズである。

2．3．6　量子化ノイズ

　量子化ノイズとは連続信号であるアナログ信号を、離散信号であるデジタル信号

に変換するときに発生するノイズである。

Nbit分解能のA／D変換器が変換できる最小信号は、電圧のフルスケールをFSと
して、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　FS
　　　　　　　　　　　　　　　lLSB＝可　　　　　　（2・15）

である。このILSBより低い信号についてはlbitの判定ができず誤差成分となる。

長時間にわたり、AD変換を行った場合この1LSB以下の信号はランダムに出現し、

結果としてこの範囲の電圧は一様な確率密度で分布する。

一般に量子化ステップ1LSBをqとおけば、量子化誤差（e）の分布密度は1／qで一様

となる。この雑音の2乗平均誤差e2を求めると以下の式2．16となる。

房一
x9　・・P（・）－fl

（2．16）

2．3．7　その他のノイズ

　前述以外のノイズをその他のノイズとする。前述までのノイズは回路自体が発生

するノイズであるので別名真性ノイズとも言われる。一方、各々の回路を組み合わ

せたとき問題となるノイズがあり、環境ノイズ（外来ノイズ）とも言われる。これは、

システムとして回路を組んだときに問題となるノイズである。一例としてはデジタ

ル回路からアナログ回路の電源線、グランド線等へ混入するノイズや、アンテナか

らの放射ノイズ等がある。集積回路を設計する場合は、周りの回路からのノイズの

感度を高くしないことと、自分自身がノイズ発生源とならない、差動構成などの回

路にするなどの対策が必要がある。
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　これらの対策には、機能回路を実現する際に採用するアーキテクチャの考慮以外

にレイアウトの工夫が必要である。例を挙げるとデジタルの信号線とアナログの信

号線は平行にしない、スイッチの拡散層は遮光する、アンプの入力への配線は極力

短くする、キャパシタのトップメタル（基板から遠い側）を低ノイズにしたい側に使

用する、基板とのコンタクトを十分にとりインピーダンスを十分下げるなどである。
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第3章

適応ゲインカラム増幅に基づく高感度

CMOSイメージセンサ

3．1　はじめに

　本章では低照度側のダイナミックレンジの拡大手法の一つとして、適応ゲインカ

ラム増幅器を用いた高感度CMOSイメージセンサの研究について述べる。適応ゲイ

ンカラム増幅器は、他の章の方式よりも回路構成がシンプルであり、シングルエン

ドのアンプを使用しているために、カラムの狭い面積を有効に活用しつつ、大幅な

ノイズ低減を可能とする。

　イメージセンサのダイナミックレンジは、センサからの出力が飽和しない最大値

を取る高照度での出力信号と、光の照射がない暗時での読み出し回路の系を通した

全体のノイズレベルとの比（S／N，signal－to－noise　ratio）で決まる。　CMOSイメージセ

ンサがエリアセンサタイプでアナログ出力の構成を取る場合、原理的に読み出しの

系で発生するノイズがCCDに比べて高い。

　これは、信号が回路を通過するときに重畳するノイズは、回路の帯域幅に比例す

るためである。GCDイメージセンサの場合は、　CGDそれ自体は非常に低雑音であ

り、現在はほぼ無雑音で信号電荷をセンサの最終読み出し部までバケツリレー方式

の転送により読み出すことができる。唯一のノイズ源は電荷を電圧に変換し、それ

をソースフォロワでセンサの外部に出力するバッファである。このバッファの帯域

はピクセルレートとほぼ同等であるので大きなノイズが重畳する。

　一方、CMOSイメージセンサの場合は画素部で信号電荷を電圧値に変換し、ソー

スフォロワのバッファを介してカラムの読み出し回路に出力する。このソースフォロ

ワとカラム読み出し回路でノイズが重畳するが、これら回路はカラム並列に動作す

るために動作はさほど速くない。つまり、帯域が狭いので重畳するランダムノイズ

も小さい。最後に、カラム読み出し回路にホールドされた信号を水平スキャン信号

により最終的な出力バッファを介して外部に出力する。このバッファの帯域はピク

セルレートとほぼ同等である。以上のことから、読み出し速度がCCDと同じと仮定

すると、CMOSイメージセンサは原理的にCCDよりもノイズレベルが画素とカラ

ム読み出し回路の割合だけ高いことになる［1］。これがCCDに比べてCMOSイメー

ジセンサのノイズが高いといわれるゆえんである。なお、CMOSイメージセンサは

これら以外に素子ばらつきによる固定パターンノイズが重畳するが、現在はCDSと
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いう技術によりほぼ問題ないレベルまで解決できている。

　以上のことから、CMOSイメージセンサの支配的なノイズは帯域の広いバッファ

のノイズであることがわかる。このバッファで発生するノイズを低減することで支

配的なランダムノイズを抑制し、低照度でのダイナミックレンジを確保する。

　このノイズ抑制方法の基本原理は至極単純である。CMOSイメージセンサの機能

回路を集積可能である点に注目し、カラムに信号を増幅する回路をもうける。この

信号増幅で、バッファで重畳される支配的なノイズを相対的に小さく見せることで

信号のノイズ耐性を高めることが可能である。ここで問題となるのが入力信号をゲ

イン倍（M倍）増幅すると仮定すると、増幅後に加わるノイズは入力換算で1／Mに

抑制されるが、信号のダイナミックレンジも1／Mに抑制されてしまうことである。

これはセンサの信号が極小さな振幅しかないとすれば有効な方法であるが、たいて

いの場合はカラム増幅段の出力が飽和し、十分なS／Nが取れない。この問題は、カ

ラムで適応的に増幅することで解決する。すなわち、画素からの信号が小さくノイ

ズに対して信号を増幅しても飽和しない場合は後段に接続される読み出し回路から

のノイズの影響に耐性を持たせるために高いゲインで増幅する。一方、画素からの

信号が十分大きくノイズに対して耐性がある場合は低いゲインで増幅しダイナミッ

クレンジを確保する。

　これらの機能回路は、1bitの比較器とゲイン可変のカラムアンプにより実現する。

　また、カラムと画素でどの程度ランダムノイズが重畳するかをノイズのスペクト

ル密度（PSD）と伝達関数より算出した。ノイズ解析の結果、カラムで増幅するとカ

ラム以降のランダムノイズはその増幅倍率で入力換算すことで低減できることは明

らかであるが、カラム増幅器自身が発生するノイズについても低減できることがわ

かった。

　以下に、回路構成について述べ、その構成におけるランダムノイズの解析につい

て述べる。最後に実際に作成したチップの測定結果を述べる。

3．2　適応ゲインカラム増幅に基づくCMOSイメージセ

　　　　ンサの構成

　提案する適応ゲインカラムアンプに基づくCMOSイメージセンサの構城を図3．1に

示す。画素部、適応ゲインカラム増幅器、サンプルホールド回路、最終読み出しアンプ

をから構成され、これらを1チップに集積化した。外部回路として14bitA／D変換器

（AD9240，AnalogDevices）を使用し、デジタル補正回路をFPGA（Field　Programmable

Gate　Array）で作成した。画素構造はCMOSイメージセンサ専用プロセスを使用し、

埋め込みフォトダイオードを用いている。
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図3．1：イメージセンサブロック図

3．3　画素回路

画素部はCMOSイメージセンサ専用プロセスを用いて埋め込みフォトダイオー
ド［2］［3］を使用し、4コ｝方式とした。図を3．2に示す。
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図3．2：画素部回路図

3．4　適応ゲインカラム増幅回路

　適応ゲインカラム増幅回路の構成要素としては、増幅回路のコア回路である高ゲ

インのアンプ、入力信号のレベルを判定するコンパレータ、ゲインを記憶するゲイン

メモリからなる。図3．3に適応ゲインカラム増幅部の全体図を、また図3．4にはその

タイミングチャートを示す。

　動作は、順に

　・画素リセットレベルのサンプルをカラム回路が行う

・カラム回路への信号を切り離し、コンパレータへ画素信号レベルを入力し判定

・カラム回路のゲインの設定、設定したゲインの記憶

　・画素信号レベルをカラム回路へ入力し信号増幅、後段S／H回路へ出力し記憶

となる。以下、各々の回路について詳細を述べる。

3．4．1　カラム増幅回路

　カラム増幅回路は2章でも説明をしたスイッチトキャパシタ回路を用いた。図3．5

にカラムに用いるスイッチトキャパシタ回路を示す。スイッチトキャパシタの動作

であるが、入力を画素信号に見立てて動作を追う。まず、スイッチφをONし、アン
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図3．3：適応ゲインカラム増幅部　全体図
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図3．4：適応ゲインカラム増幅部　タイミング図
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図3．5：スイッチトキャパシタ回路

プの入出力をショートしショート電圧Vsにする。この時、回路の入力は画素回路の

リセット電圧VRである。容量01には式3．1

　　　　　　　　　　　　　　Q＝01・（V。－VR）　　　　　　　　　　　　（3．1）

の電荷が蓄積される。その後、スイッチφをOFFする。このままでは入力の変化が

ないので出力はショート電圧Vsのままであるが入力が画素回路の信号レベルV。igに

変化すると電荷保存の法則より、式3．2となる。

　　　　　　　　　　Q　＝　01・（Vs－「Vsig）－F　O2・（Vs－「V，）ut）　　　　　　　　　　　　　　　（3・2）

以上の式から、

　　　　　　　　　　　　v・ut－－6（v・i・一“VRば　　　（3・3）

結果から、出力される賞味の信号△V、igはリセット電圧と信号電圧の差電圧であり、

これは固定パターンノイズと画素からのリセットノイズをキャンセルできる相関二

重サンプリングの動作を示している。式より、キャパシタの容量比02／01の係数で

正味の信号△V、ig＝（臨g－VR）増幅されて出力されることが分かる。この容量比を

入力電圧の大きさに対し適応的に増幅させることにより適応ゲインカラム増幅を行

う。なお、アンプのショート電圧Vsは各カラムごとにばらつくが、これは外部のデ

ジタルFPNキャンセルで除去を行う。通常、デジタル領域で除去を行う場合、その

デジタルダイナミックレンジ（分解能）がFPNに比べて大きいとFPNが十分に除去

できない。本方式は最大17bitのダイナミックレンジを持つためにデジタル領域での

FPN除去が可能である。

3．4．2　　±曽巾畠器

　図3．6に増幅器の回路図を、また図3．7に出力に負荷容量OL＝1．25pFを接続した

場合の特性を示す。　　　　　　　　・
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図3．6：ゲインブーストカスコード増幅器

　　　　｜SO2　Sθ25　｛eo（PGA－core　s（hernat‘c　　［eb　　52のZ955　20θ5

　　　　　　　AC　Respunre
、　‖；》哉｛：［1’：フ：：｝B：：1）／vl（ソ、np－）））

freq　（　Hz　｝

図3．7：増幅器の特性

　増幅器、アンプにはPMOS、　NMOS各々2段のカスコード接続を用い、さらにゲ

インを向上させるために、ゲインブースト回路を組み込んだ。通常のゲインブースト

では、ブースト回路の入力のトランジスタを飽和領域で動作させる必要がある。も

し、線形領域で動作させるとゲインが極端に低下する。通常は回路図3．6中心にある

最上段、最下段のPMOS（P1）とNMOS（N1）は飽和領域で動作しているが、そのド

レインーソース間電圧はVdSMP1、　VdSMNIともども、通常約0．3V程度である。この

電圧は左右にあるブーストされるトランジスタ（MNLI，　MPLI）のゲートに入力され

る。これは一般的なトランジスタのスレッショルド電圧である0．5V～0．7Vには及

29



ばない。通常のカスコードと同等の出力振幅を得るために、回路3．6では

VgSMNLI　＝　　「レ「（ISMNI≧VthMIVLl

γ95MPL1　＝　　γ〔18MP1≧τ／thMPL1

（3．4）

（3．5）

でなければならない。この式は、入力トランジスタのVdSMNIと電流源トランジス

タVdSMP1でブーストトランジスタの入力電圧VgSMLNI，Vg。M。P1を、アンプとして

動作する飽和領域で動作させなければならないことを示している。このトランジスタ

に通常のトランジスタを使用すると、ブースト側のトランジスタが飽和領域で動作

しない。そこで、ブースト側のトランジスタを他のトランジスタより小さいLowVth

のトランジスタを用いることにより、低いゲートバイアスでトランジスタをON（飽

和領域で動作）させる。この構成により、広い出力フルスケールを得て、トランジ

スタのOpen　Loopゲイン100dB以上、位相余裕90度を達成した。この特性は提案

するカラムアンプの構成に十分な性能である。

3．4．3　比較器

　図3．8に比較器の回路図を示す。比較器（コンパレータ）は入力電圧を参照電圧と

比較する回路である。内部回路は、入力に用いるカップリングのための容量と低ゲ

インのオペアンプである。これを図3．9に示す。

㍗

VREFC

工IN

125fF

φ3’

C

図3．8：比較器

CL

　フラッシュ型のA／D変換器等に組み込まれる高精度のコンパレータと比較して・

このコンパレータは低照度と高照度のどちらにあるかを、適応ゲインアンプによる

演算結果がフルスケールを外れない範囲で比較すれば良い。図3．10に入力信号と閾

値レベルに対する出力信号のレベルを示す。例えば閾値をフルスケール（FS）の増幅
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2／2　Vin叫↓1μA　1μA↓FVR

2／2x2
Vbn－↓2μA
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図3．9：比較器内部のアンプ

倍（Gain）で割った値に設定した場合は、図3．10の左側に示すように入力信号が閾値

を超えた場合に比較器が誤判定を起こすと、FSを超えて信号に非線形性が発生する。

一方、図3．10の右側に示すようにこの閾値を、FSをGainで割った値よりも少し低

い値に設定することで誤判定が生じた場合でも出力信号がFSを超えないようにする

ことが可能である。このように、入力信号の増幅される範囲は閾値レベルを下げた

割合だけ減少するが、比較器は精度を必要とせず回路が簡素化されるため小さな面

積で実現可能である。
ノ

FS・・…

Vth＝FS／Gain

0．

Vin

Over　Full　Scale

・・… @　　　　　　　FS…

Vout

Vth＝FSIGain一α
　　　　・…　“・・唄レ

0．

Vin Vout

図3．10：比較器の誤判定を考慮した判定レベル

　比較器の動作であるが、リセットレベルを前述のカラムアンプで記憶しのち1入

力スイッチφ2を切りφ3をONし、信号レベルをサンプルする・信号レベル臨gを

比較器の容量に記憶させφ3をOFFし、続いてφ5をOFFし、アンプをショート電
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圧から解放する。その後に、φ。．をONし、電圧をVr。f。と比較する。コンパレータ

の出力Cは

　　　　　　　　　　　　　・一｛；際麟　　　（3・6）

となる。

　高速でない一般的なコンパレータは、図3．9のような構成ではなく差動のアンプの

代わりに、インバータで構成される。しかし、ゲインが反転するときに電源グラン

ド間に瞬間的な電流が流れる。これはインパルス的な電流であるので広帯域までそ

のスペクトルを持ち、他の回路への電源を介してのノイズの混入が問題となる。コ

ンパレータの内部回路にインバータではなく、アンプを組み込むことにより、電源

からのノイズを抑制する効果も得られる。また、インバータの場合はゲインの判定

がつきにくい場合、V。ig　・＝　VRE．F，　Cの状態の場合、メタステーブルという準安定状

態が存在し、ゲイン判定のエラーとなるが、コンパレータ内部のアンプのショート

電圧は次段に接続されるメモリ回路において電位的にLoの位置に来るよう設計した

ので、ゲイン判定のミスがない。

3．4．4　ゲインメモリ

　ゲインメモリは、判定されたゲインを記憶する素子であり、アナログ出力とともにチ

ップ外に水平スキャン信号OH（i）により同期出力される。図3．11にゲインメモリ部を

示す。メモリは、デジタル回路のD－Latchを用いた。まず、制御信号のGAIIVMODE

とFGXにより、適応モードと通常モードを切り替えを可能にし、通常モード時に

は外部FGXにより、1倍もしくは8倍に固定できるよう設計した。また、アンプリ

セット時には強制的に容量をアンプとショートさせておくようにし、回路の誤動作、

ならびに1ライン前の状態に回路が影響しないようにした。強制的に容量をアンプ

とショートする動作を組み込まないと、次の演算の時に容量に残る残留電荷が履歴
　　イt／
となっ㌔て次のフレームに影響を及ぼす。

3．4．5　S／H、バッファ部

　図3．12にサンプルホールド回路、図3．13にそのタイミング図、3．14にバッファア

ンプの回路を示す。サンプルホールド回路はアンプの出力を容量に蓄積し、それを

アンプの入出力に順次走査しながら接続することにより実現する。カラムアンプか

ら信号が出力されている間il、L全てのスイッチをONし、サンプルする。その時、ア

ンプの駆動を補助するスイッチCVもONする・このスイッチけ信号のホールドを

する前に接続を切る。信号はφ，をOFFすることによりホールドされる。そののち
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GAINMODE

CH（i）

Gd

o

図3．11：ゲインメモリ部

に、φ、（i）、φ舌（i）を順次走査する。なお、このスイッチはハザードが出ると信号の劣

化につながるので各パルスは信号の遅延を利用しアンオーバーラップさせている。

from　PGA

Output

図3．12：S／H部

　バッファアンプは信号を増幅する最終段のアンプである。アンプは2つあり、信号

増幅用のアンプと同じ構成のもので、出力ドライブ用のアンプを設計した。アーキ

テクチャは低ノイズ化のためにPMOS入力とし、出力フルスケールを広くするため

に差動のフォールデットカスコードを用いた。図3．15に出力に1／Oパッドと外部の

測定基板の寄生容量を加味した20pFの容量がついた状態でのバッファアンプの特性

を示す。ゲインは62dBであり、位相余裕は75度である。この特性は、回路の動作

には十分足りる帯域とゲインである。
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図3．14：バッファアンプ

34

9



q

lS＿SO25＿test　OompBuff＿test　schematic．Feb　411：3／：2220Z3

200

100

ヨ．zo

Izo

AC　Response

詩；蝋》F㍑3）、V，（・，，e，。4γ・）））

100 1K 10K 100K．　　　　1M
freq（Hz）

10M 100M 1G

口

5．348　61．6697）
　　　aニ　　　　　ロ

slope：337．718n
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3．5　適応ゲインカラムアンプの特性

　図3．16に前述の回路構成でSPICEシュミレーションをし、ゲインを1倍、2倍、

4倍、8倍と適応的に増幅させた場合の出力特性とゲインを復調した特性を示す。

シュミレーション時に使用した容量のパラメータは以下の通りである。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　変数　　　値

　アンプ入力側容量　　　C1

ブイードバック容量　　C2

コンパレータ入力容量　0。。mp

　アンプ出力容量　　　CL

　2pF
2pF／Gain

　125fF

1．25pF

また、その直線性誤差を3．17に示す。直線性誤差から、10bitLSB以内に収まって

　1．2

蚕∴

1616

i　・．4

⊃0．2

　0　　0　　　　　0．2　　　　0．4　　　　0．6　　　　0．8　　　　　1

　　　　　　　1nput　Voltage【V］

図3．16：適応ゲインカラムアンプの特性

　一1
丁
鵠

＿1・0．5，

§

§°

』。．5．P－

』

　1　　0　　　　　0．2　　　　0．4　　　　0．6　　　　0．8

　　　　　　　　1nput　Voltage【V］

　　　　　図3．17：非直線性誤差

1
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いるので人間の目で見てもゲイン復調時の非線型誤差は問題ない（40dB以下）と言え

る。シミュレーションのデータはゲインを1倍から8倍まで適応的に設定している

が、今回の試作は、カラム高ゲイン増幅における低ノイズ化が有効であるというこ

とを証明するものであり、試作は1倍と8倍のみで行った。

3．6　適応ゲインカラム増幅器のノイズの見積もり

3．6．1　はじめに

　カラムで信号を増幅すると、増幅後の信号に後段で接続される読み出し回路から

重畳するランダムノイズに対して耐性を持たせることができることは容易に理解で

きる。しかしながら、画素とカラムで発生するランダムノイズが支配的であるとカ

ラムで増幅する意味をなさない。カラムでの帯域は最終読み出し部の帯域よりも狭

いが、我々が必要とするのは具体的に何μVのノイズがカラムで重畳するのかとい

う値である。

　従って、画素とカラムアンプにおいて実際にノイズがどの程度重畳するかを見積

もることが重要となる。

　今回用いた回路は入力側と帰還側の容量比で信号を増幅するスイッチトキャパシタ

回路を用いているので、この回路のノイズ解析を行う必要がある。この解析方法は、

文献［4］［5］よりも、・CMOSイメージセンサのランダムノイズの解析方法としての文

献［6］に詳じく記述してある。基本的には、ノイズのPSD（power　spectrum　density）

とその伝達関数がわかれば求まる。しかしながら、スイッチトキャパシタの場合の

解析方法が少し複雑であるので、引用のみで計算結果を述べたところで理解は難し

い。従って、ここでランダムノイズの見積方法を例を挙げて記述する。

　最初は、まず簡単のために容量Cで帯域制限された場合のノイズについて記述す

る。続いて、スイッチトキャパシタ回路の場合の解析方法を述べ、最後に提案する

適応ゲインカラム増幅での場合のランダムノイズを見積もる。なお、この解析手法

は他の章でも用いている。

sZL／一・

3．6．2　容量Cで帯域制限されたノイズ

　まず始めに、単純に容量Cで帯域制限されたノイズについて考える。

　熱雑音は抵抗成分Rがあるとそこに単位周波数あたり4kTR／△fのノイズが発生

することは述べた。もし、回路が極を持たない抵抗Rのみの回路で記述できるなら

ば、抵抗Rが無限の周波数帯域、すなわち無限の大きさのノイズを発生しているこ

とになる。しかしながら、実際の回路は配線容量や演算のための容量など至る所に

容量Cが寄生容量などの形で回路に接続される。これは、分布定数回路として回路
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Vn2　R
VE2

C

図3．18：Cで帯域制限される雑音

Sn（f）

4kTRR

O　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　f

Sn（f）

4kTR

図3．19：Cで帯域制限された雑音電力スペクトル

を見るのではなく、支配的な容量が集中定数回路として接続されていると考える。結

果として、図3．18に示すようにランダムノイズは配線に接続される支配的な容量に

よりその帯域が図3．19のように制限されるので、ノイズの大きさ（ノイズ電力、振

幅）が制限される。

　ランダムノイズを求めるのに必要なのはノイズのPSDと、ノイズ源からの伝達関

数であるので、図3．18回路の入力からの出力での伝達関数を求めると

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
　　　　　　　　　　　　　　H。（ω）－
　　　　　　　　　　　　　　　　　　1＋」ωOR

ノイズは電力で考えるので、ノイズ電力に関する伝達関数悟．（ω）12は、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　「Hn（ω）「2　・・

　　　　　　　　　　　　　　　　　　1＋（ωOR）2

（3．7）

（3．8）

となる。この伝達関数によりノイズ電力が帯域制限される。この時の雑音スペクト

ルを図3．19に示し、これを全周波数に渡って積分すると、容量で帯域制限された平
均雑音電力が求まる。

　　　　　　　拓一S・f。°°rHn（ω）12df－4蝿゜°1＋（：。R）、df　（3・9）
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c＝ωORと置いて変数変換すると・可＝2嘉R砒であるので

vnc－4蝿゜°
1

1十（ω0、1｛1）22TO－R
1dx一 h゜°1±、el・c

（3．10）

ここで、

　　　　　　　　　　f。°°、吉、dx－　［tαn－1（x）］r－；　　（3・11）

より、

　　　　　　　　　　　　　　　　＿　　kT
　　　　　　　　　　　　　　　　傷・－i　　　　　　（3・12）

を手計算により得ることができる。この式の結果から、熱雑音の電力はその雑音源

となる抵抗Rには関係なく、容量0で決定される。求まったノイズ電力より、ノイ
ズの実効電圧はV面δとなる・

　S／H回路にサンプルされたノイズはその出力の伝達関数を求めると、アパーチャ

効果が現れ・またさらにナイキスト周波数以上のノイズの折り返しが起こる［5］　［7］。

しかし、S／H回路に”サンプルされた”ノイズ電圧は、その波形を直接観測しない限
り～呵∂のままでよい・

したがって、S／H回路にサンプルされる雑音は抵抗と容量でフィルタされた2乗雑

音と同様に繊で淀になる・具体的な鞭で1ま、容量にlpFを用いた場合に

標準偏差が約64paV，m，のノイズが重畳することを意味する。

3．6．3　スイッチトキャパシタ回路でのノイズ

　容量Cで帯域制限されている場合のノイズの見積もりは、積分が手計算可能な式

であったために求めることが可能である。実際の回路は厳密に解を解こうとすると、

抵抗、容量、アンプの回路網の伝達関数を解く必要があり、手計算では現実的に困

難である。このことから、実際にノイズ電力を求めるには、計算機による数値計算

により伝達関数の解を導くことになる。

　スイッチトキャパシタ回路で発生するノイズは大きく分けて2つある。一つは、入

力信号をサンプルしている間にスイッチトキャパシタのアンプの入力ノードに蓄積

されたノイズ電荷が入力信号のサンプル終了とともに出力に転送される”サンプルー

転送ノイズ”と、転送された後に回路が出力ノードにノイズを直接出力する・直接出

力ノイズ”がある。これは、スイッチトキャパシタが時間別に信号サンプル、信号転

送といった別処理を行うために回路の接続状態が切り替わる時点においてノイズを

発生して、そのノイズが後の動作まで残留するためである。

　スイッチトキャパシタに限った場合の実際のノイズ計算を以下のフローにまとめ

た。まず、“サンプルー転送ノイズ”は

1．信号サンプル状態での各々のノイズ源を特定し、ノイズ源のPSDを求める。
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　2．各々のノイズ源から特定のノード（アンプの入力）への伝達関数を求める

　3．PSDと伝達関数の積分より特定のノードに蓄積されるノイズ電荷を求める。

　4．特定のノードに蓄積されたノイズ電荷が、回路の転送モードですべてフィード

　　バックキャパシタに転送されると考えて出力されるノイズを計算する。

で求まる。特定のノードとは、ノイズ電荷の蓄積が行われるアンプの入力ノードの

ことを表す。っついて”直接出力ノイズ”は、

　1．信号転送状態での各々のノイズ源を特定し、ノイズ源のPSDを求める。

　2．各々のノイズ源から出力への伝達関数を求める。

　3．PSDと伝達関数の積分より回路から出力されるノイズを求める。

で求まる。最終的に、これらのノイズが独立であることから単純に電力領域で加算

をすればトータルの雑音がどれほど重畳するかが具体的な数値としてわかる。以下

に、この手順に従ってランダムノイズの見積もりを計算する。

サンプルー転送ノイズ

　まず、アンプの入力にノイズ電荷が蓄積しそれが次の転送フェーズで転送される

ノイズについて考える。

図3．20に解析する回路図を示す。この回路の信号サンプル時の等価回路を図3．21に

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　φ1

　V・・as叫9・・

　　　　　　TCs

図3．20：画素と適応ゲイン増幅器の回路図

示す。

　まず、この状態でのノイズのPSDを求める。ノイズ源は

　●ソースフオロワトランジスタ（9mα）

　・アンプの入力側スイッチ（Rin）

　・アンプの入力トランジスタ（9mn）
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　　　　　　Charge　summation　node

　　　　　　t／9ma　　　　　R旧

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Vo
　　　　Vnlヘノ　　　　　　　　　　　Cl
　　　　　　　・丁

図3．21：画素と適応ゲイン増幅器の入力信号サンプル時の等価回路

R。n Vn3

～

node C2

＼ RSH

Vn2

1　　　　汀 ～
　　↓

ua　　gmn
ro

　　　CSH

s

　●アンプのフィードバックに接続されるスイッチ（R。n）

　●アンプの出力側スイッチ（RSH）

の5つを考慮する。スイッチが発生するPSDはそれぞれ

　　　　　　　　　　　　　　　Snin　　＝　　4kTRin　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．13）

　　　　　　　　　　　　　　　Snon　　＝　　4kTRon　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．14）

　　　　　　　　　　　　　　　SnSH　　＝　　4k7「－RSH　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．15）

と求まる。一方、トランジスタのPSDは単純に艶丁蒜とは求まらない。これは入

力トランジスタ以外に、カスコード接続の電流源トランジスタもノイズ源となるた

めである。図3．22にカラムの回路図と、支配的なノイズ源を考えた場合の等価回路

を示す。

この場合、アンプで発生するノイズのノイズ源は2つ存在するので計算がやや複雑

Vbp1叫MPI

Vin（叶MN1

Vout

～

Vnp

Vnn
～

gmp

Vout

図3．22：カラムアンプのノイズ源

になる。一般には単純化するために入力側のトランジスタのみがノイズを発生して

いるように電流源側のノイズを入力換算し、ノイズ源を1つにする。以上のことか
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ら、アンプで発生するノイズのPSDは入力トランジスタのトランスコンダクタンス

を9mn、電流源側を9mpとすると

　　　　　　　　　Sn・m・　＝＝　Snmn＋Snm・（9mpgmn）2　　（3・・6）

　　　　　　　　　　　　　－iん÷i賠（9mpgmn）2　（3・17）

　　　　　　　　　　　　　－i嬬（　9mp1十　9mn）　　　（3・18）

と求まる。画素で発生するノイズも同様に画素のトランジスタのトランスコンダク

タンスを9．。・画素のソースフオロワのトランスコンダクタンスを9m・とすると，

　　　　　　　　　Sn・・x－Sn・　＋　Sn・f（9mcgmα）2　　（3・19）

　　　　　　　　　　　　　－i丘÷i畦（9mcgmα）2　（3・2・）

　　　　　　　　　　　　　－i畦（　　　9mc1十　　　9mα）　　　（3・21）

と記述できる。

　次に、各々の伝達関数を求める。伝達関数は計算機より容易に求めることができ

る。これは、AC解析でアンプの入力ノードをノイズ源と見立てた交流信号源の入力

ノードで除算すれば求まる。　　　　　　　　　　『L

　続いて、各ノイズ源が発生するアンプの入力に蓄積するノイズ電荷を求める。こ

こで、H。yをノイズ源xからキャパシタyへの伝達関数、ソースフォロワトランジス

タが発生するノイズ電荷をQn、、アンプの入力側スイッチが発生するノイズ電荷を

Qnin、アンプの入力トランジスタが発生するノイズ電荷をQnn、アンプのフィード

バックに接続されるスイッチが発生するノイズ電荷をQn。n、アンプの出力側スイッ

チが発生するノイズ電荷を（2nSHとすると

Qη2s融゜°（・ぞ環・＋c3HZ・＋問尾

　　　　十20102」口e｛」ffα1＊Hα2｝十2010iRe｛1ゴα1＊Hαi｝

　　　　十2020iRe｛1ヲiα2＊Hαi｝）dゲ

Q鳩一S融∞（・ぞ礁・＋蹴・＋畔鳳・

　　　　十20102」｛e｛昆π1＊、ILIin　2｝十201　Ci　Re｛Hin　1＊Hin　i｝

　　　　十2020iRe｛Hin　2＊Hin　i｝）（lj『

Q乏一S融゜°（・？ag・＋鋼・＋酵硫

（3．22）

（3．23）
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　　　　　一F20i　C2　Re｛Hn　1＊Hn　2｝ヨー20i　Ci　Re｛Hn　1＊」Hn　i｝

　　　　　－F202（；（i」Re｛Hn　2＊Hn　i｝）（ぴ

Qnln－s融゜°（・？H3n・＋鋼・＋畔砿，

　　　　　－F201　C2　Re｛Hon　1＊Hon　2｝十201　Ci　Re｛」Hon　1＊Hon　i｝

　　　　　十20，C，」砒e｛Hon　2＊」Hon　z｝）（if

Q頑H－s嚇゜°（・㌶　＋cgH9・・＋嘱　

　　　　　－1－2（ブiO2　Re｛Hs1…τ1＊llSH　2｝－F　201（膓」Re｛Hs五r　1＊HSHを｝

　　　　　十2020i」7e｛HSH　2＊Hs五r　i｝）（iF

（3．24）

（3．25）

（3．26）

と相関の項を考慮した各ノイズ源がアンプの入力に蓄積するノイズ電荷の式が得ら

れる。

　最後に、これらのノイズ電荷がスイッチトキャパシタの転送フェーズですべて帰還

容量02に転送されると考えるとサンプルー転送ノイズで発生するノイズ電荷を（？nST、

その結果発生するノイズ電圧をvnSTとすると

QφT－

　2vnsT　＝

Qプ＋Q鳩＋Q鳩＋Qnln＋Q己H
Q頑丁

03

（3．27）

（3．28）

と求まる。u鳩丁の平方根を取ることでサンプルー転送ノイズで発生するノイズの標準

偏差が求まる。

直接サンプルノイズ

　続いて、スイッチトキャパシタ回路が信号転送フェーズで出力するノイズについ

て考える。このフェーズでの等価回路を323に示す。このフェーズで出力されるノ

イズは、各ノイズ源が直接スイッチトキャパシタ回路の出力部に出力するノイズで

ある。まず計算フローに従い、まず各々のノイズ源のPSDを算出する。等価回路図

C2

w惜1感。絃r。 RSH

　CSHT
・Vo

図3．23：画素と適応ゲイン増幅器の信号転送時の等価回路

3．23より、ノイズ源はサンプルー転送ノイズで計算したフィードバックスイッチの抵
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抗R。n以外のノイズ源がそのまま直接サンプルノイズのノイズ源となる。従って各々

のPSDは

sη砲　＝

Snαmp　＝

Snin

SnSH

　　8　　1
　－kT－一：一一

　　3　9mα

　　8　　1
　－kT
　　3　9mn

＝　4kTRin

＝　4kTRSH

（　　9mc1十　9mα）

（　　　9mp1十　　　9mn）

（3．29）

（3．30）

（3．31）

（3．32）

と記述できる。

　次に伝達関数を求めるが、計算機による等価回路のAC解析でノイズ源から回路

の出力部までの周波数特性から容易に求まる。

　最後に、各々のノイズ源が回路の出力部へ発生するノイズを計算する。ソースフォ

ロワトランジスタが発生するノイズ電圧をvn、、アンプの入力側スイッチが発生する

ノイズ電荷をvnin、アンプの入力トランジスタが発生するノイズ電荷をvnn、アン

プのフィードバックに接続されるスイッチが発生するノイズ電荷をvn。n、アンプの

出力側スイッチが発生するノイズ電荷をvnSHとすると

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　vnZ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．33）　　　一Sn…　f。堵κ

高一s叫゜°鳳κ
瞬一Sn・m・　f。°°環躍

u鳩H－sηS叫゜°H3H　。df

（3．34）

（3．35）

（3．36）

と平均2乗雑音として記述することができる。ここで疏。はノイズ源xから回路出

力部までの伝達関数である；

　最終的に直接サンプルされるノイズvnDSは

u鳩s＝u鳩＋㊨鳩＋u鳩＋vnZH （3．37）

よりvn｝sの平方根を取ることで、このノイズの標準偏差を求めることができる。

3．6．4　適応ゲインカラム増幅器のノイズの計算例

　以上のノイズ解析の結果からランダムノイズを計算して見積もる。等価回路での伝

達関数の見積もりはSpectreSを用い、積分にはMatlabの台形近似積分関数（trapz　O）

を用いた。各々の見積もりのためのパラメータを表3．1に示す。

　ここで、パラメータRswであるがこれは図3．24めように画素からのノイズを分離

し、純粋にカラムアンプのみで発生するノイズを計算するためにテストモードで動
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表3．1：ノイズ解析のためのパラメータ

Gα仇（gain　of　column　amplifier） 1，2，4，8，16

9mα（七ransconductance　of　floating　diffusion） 41．8μΩ一1

9m。（transconductance　of　current　mirror） 144μΩ一1

gm冗（transconductance　of　column　amplifier（nMOS）） 56．9μΩ一1

gmp（transconductance　of　column　ampli丘er（pMOS）） 76．7μΩ一1

R。π（on－resistance　of　feed－back　switch） 1kΩ

Rsw（on－resistance　of　column　switch） 70Ω
R8H（on－resistance　of　S／H　switch） 1．5kΩ

r。（output　resistance　of　column　amplifier） 1．5GΩ

01（sampling　capacitor） 2pF
02（feed－back　capacitor） 0、／GαZη

08（stray　capacitance　of　readout　tr．　in　the　pixel） 574fF
G（stray　capacitance　of　column　ampli丘er） 92．8fF

烏H（S／Hcapacitor） 1．25pF

T（room　temperature） 27°C

作させた場合の外部信号入力のスイッチのON抵抗である。この場合のノイズの計

算は、ノイズ源が画素からスイッチのON抵抗Rswに変更し計算すると求めること

が可能である。

φ1

VDC

膓　TCs
　　　　　　　　　　　　　　　　（a）

図3．24：カラムアンプのみが生ずるノイズの計算のための回路

　以上の計算方法とパラメータを用いて、画素とカラム読み出し回路（スイッチトキャ

パシタ回路）で発生するランダムノイズと、カラム読み出し回路のみの場合のランダ

ムノイズを計算した結果を図3．25に示す。結果から、ゲイン1倍の時で120μ琢m、程

度のノイズが重畳しているのがわかる。また、ゲインが高くなるにつれカラム回路、

画素が生じるノイズが低減できていることがわかる。これは、カラム以降で発生す

るノイズは入力換算で低減できることがわかるが、カラム回路自身が発生するノイ

ズも同時に低減できていることを示す。図3．25に示す解析結果から、カラムのゲイ
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　　　　　　　　　140
　　　　　　　茎12。　　：：：：覆蒜ミ！§／H

　　　　　　　9，。。

　　　　　　　竃8。　　、、一一一，＿．：＿。．一一．．．一

　　　　　　　董60　　、’

　　　　　　　　8
　　　　　　　E・　40

　　　　　　　言20

　　　　　　　丘
　　　　　　　　　0

　　　　　　　　　　0246810121416　　　　　　　　　　　　　　　　　　Gain

　　　　　図3．25：カラムの増幅率と発生するランダムノイズの関係

ンが8倍と16倍とではノイズ低減効果がほぼ同等レベルになることがわかった。

3．7　適応ゲインカラム増幅器を用いたイメージセンサの

　　　　試作と特性測定

3．7．1　試作したイメージセンサ

　今回試作したイメージセンサを図3．26に示す。試作したチップは、CMOSイメー

ジセンサ専用プロセスを用いた。また、先のノイズ解析の結果から、カラムのゲイ

ンは1倍と8倍の2通りに設定した。

3．7．2　測定環境

　今回試作したイメージセンサの測定する特牲は・以下の3つである・

　・入出力特性

　●固定パターン雑音

　・ランダム雑音
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図3．26：試作したイメージセンサ

測定は本研究室の測定室で行った。

使用した測定器はDC電源2台とクロックジェネレータ1台、データ取り込みにロ

ジックアナライザーを用いた。

デバイス 製造メーカ 型番

直流電源装置

クロックパルスジェネレータ

ロジックアナライザ

　　Agilent　　　E3614A

Hewlett　Packard　81104A

Hewlett　Packard　　16702

測定ではデジタルローパスフィルタの代わりに、ロジックアナライザで測定したデ

ジタルデータに対して、デジタルローパスフィルタと同等の処理を施し結果を得た。

　イメージセンサのクロックタイミングは内部回路に組み込んだタイミングジェネ

レータによって生成させることができる、内部同期モードで測定をした。測定は全

てこの内部動作モードで動作させて測定をした。イメージセンサの計測するべき特

性は低照度時のノイズであるので、全て光が当たらない状態で測定を行った。

図3．27に測定データの配列を示す。横方向iは横の画素、縦方向」は縦方向の画素、

奥方向は撮像時間（フレーム）を示す。

b（i）一÷書｛〉ξM｝
（3．38）
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図3．27：固定パターン雑音の計算

　　　　　　　　　　　　　　　＿　　　1　x
　　　　　　　　　　　　　　　B（’）＝顯6（’）　　　　（3・39）

　　　　　　　　　　　　　δ7．．一圭£｛b（i）　－B｝2　　　（3．4・）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　i＝1

固定パターンノイズ、FPNであるが、式3．38に示すように、カラム方向のデータを

空間、時間的に積分し、カラム毎の平均値を出す。

カラム毎の平均値から、式3．39に示すように平均を出し、その分散を求める。これ

の標準偏差が固定パターンノイズである。

　　　　　　　　　　　　　　＿　　1T
　　　　　　　　　　　　　α（の一；Σ｛f（i，1v，t）　　　　　　　t＝1｝　　　（3・41）

　　　　　　　　　　⇒曇｛÷曇｛f（i，　N，　t）一　a（i）｝2｝　（3・42）

また、ランダムノイズであるが、式に示すようにある特定のラインを決め、それを

時間積分し平均を算出する。式のように、カラム方向、時間方向にその平均との差

を二乗し分散を算出する。得られた値より、標準偏差を計算することでランダムノ

イズが求まる。

ノイズキャンセルをした固定パターンノイズは図、3．28に示すようにFPN測定モー

ドで測定を行う。これは、センサをテストモードに切り替えてセンサからの信号線に

外部から直接DC電圧を入力し、純粋にアンプ以降の固定パターンノイズを式3．43

に示すように求める。
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　　Measurement　Mode

－一ｨI　　　　　　　　　　X

T

図3．28：ランダム雑音の計算

　　　　　　　　　　　　　　　＿　　1T
　　　　　　　　　　　　　　c（の一テΣ｛f（i，t）　　　　　　　t＝1｝　　　（3・43）

　　　　　　　　　　　　　　　d（の＝b（の一c（i））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．44）

　　　　　　　　　　　　　　　　＿　　1　x
　　　　　　　　　　　　　　　D＝顯∂（’）　　　’（3・45）

　　　　　　　　　　　　δ㎞弓曇｛d（i）－A｝2　　（3・46）

　ノイズキャンセルをした固定パターンノイズは図、3．28に示すようにFPN測定

モードで測定を行う。これは、センサからの信号線に外部からバイアスを懸けて、純

粋にアンプ以降の固定パターンノイズを式3．43に示すように求める。これを式3．44

のように、カラムの固定パターンノイズである式3．38より減算を行う。これは、暗

電流固定パターンノイズ成分を抽出する式である。また、暗電流固定パターンノイ

ズの画素方向の平均をとり、暗電流固定パターンノイズを決定する（式3．45）。最後

に暗電流固定パターンノイズキャンセルをしたデータを二乗しカラムに積分し平均

をとる（式3．46）とデジタルノイズキャンセルをしたものと等価なノイズの分散が得

られ、この標準偏差がノイズキャンセルした固定パターンノイズとなる。

以下、今回の試作したイメージセンサの入出力特性とノイズの測定結果を示す。

k

3．7．3　入出力特性の測定

　試作チップをテストモードで動作させて、カラムの増幅回路に外部より参照電圧

を与えて入出力特牲を測定を行った。入力信号がフルスケールであるIVの1／10の

100m以下の場合は入力信号が約8倍で増幅されて出力される。それ以外の信号は入

力信号が約1倍で増幅される。測定した入出力特性を図3．29（a），（b）に示す。図の誤

差はゲイン誤差であり、カラム増幅器の入力側の容量と帰還側の容量のキャパシタ

ミスマッチによるものである。ゲインが1倍の場合と8倍の場合の両者にゲイン誤差
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図3．29：試作したセンサのカラム回路の入出力特性
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表3．2：ゲイン誤差（σ：誤差の標準偏差，Ave．：非線形誤差の平均値）

Without　error　correction With　error　correction

Fullscale（G－1） σ＝0．613％ σ＝1．67×10－3％

　　　　Gain

唐翌奄狽モ?奄獅〟@Point

　　σ＝197μV

`ve．＝4．87　mV

　σ＝184μV

`ve．＝415μV

が存在する。また、ゲインの切り替わり時のスイッチングポイントでも非線型性が

見受けられた。ゲイン誤差には自身のゲインの誤差と各カラムでのゲインのばらつ

きがある。表3．2にデジタル領域でゲイン補正を行なう前と後での場合のカラムごと

のゲインの誤差と、スイッチングポイントでの誤差を示す。補正により、各カラムで

のゲイン誤差が0．63％から1．67×10－3％と無視できるレベルまで低減可能である。

また、カラムごとにゲインが切り替わるスイッチングポイントで平均4．87mVの非

線型性が見られるが、補正をかけることで撮像時には無視できる415μγまで抑制で

きる。

3．8　測定結果

　図3．30にゲインを1倍に固定した場合の固定パターンノイズと、ゲインを8倍に

固定した場合のデジタルFPNキャンセル後の入力換算での固定パターンノイズを示

す。また、3．31にゲインを1倍に固定した場合のランダムノイズと8倍固定時のラ

ンダムノイズの入力換算したものを示す。

　固定パターンノイズはゲイン1倍で2．4mV，m、だったものが、ゲイン8倍で入力換

算処理と増幅によるデジタルダイナミックレンジの拡大により、デジタルFPNキャ

ンセル処理で50μ万m、まで低減可能となった。

　ランダムノイズはゲイン1倍で785μ▽m，だったものが、ゲイン8倍の入力換算処

理で263paV。m，にまで低減した。

　以上の結果から得られた緒特性をを図3．3に示す。設計では読み出し回路でなるべ

くノイズが混入しないように注意して設計した。その結果、画素からのノイズが支

配的となり、固定パターンノイズ50μV、ランダムノイズは263μVという低雑音セ

ンサとなり、ダイナミックレンジはCCDレベルの71dBを記録した。

　最後に、適応ゲインモード時で撮像したサンプル画像を図3．32に、その画像をゲ

イン復調したものを図3．33に、また、適応ゲインモードで撮像したカラー画像を図

3．35に示し、その画像を復調したものを図3．35に示す。解像度は364×288のCIF

フォーマットである。各々の図から、被写体の暗い部分は適応増幅により信号が8倍

されていることがわかる。それらを入力換算することで、被写体の暗い部分のラン

ダムノイズが低減された画像を取得することが可能である。

　また、低照度時における撮像結果を図3．36と図3．37に示す。
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図3．30：固定パターンノイズキャンセルの効果
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図3．31：通常モードと適応モードでのランダムノイズの低減効果
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表3．3：適応ゲインカラム増幅回路の特性緒言

Technology 0．25μmCMOS　2P3M
Chip　size 4．3（H）mm　x　5．0（V）mm

Array　size 364x294
Pixel　size 4．95x4．95μm2

Sensitivity 3．9V／lx・sec

Random　noise

2．10mVm，（Gain＝8）

Q63μVrm，（Gain＝8，input　referred）

V85μVm，（Gain＝1）

Fixed　pattern　noise 50μV。m、（Gain＝8）

Dark　current 1．8mV／s（◎60C°）

Saturation　signal 1000mV
Dynamic　range 71dB
Power　supPly 2．5Vsingle

Power　consumption 33mW

図3．32：適応ゲインモードの画像

53



図 3.33:適応ゲインモー ド、ゲイン復調画像

図 3。 3生 適応ゲインモー ドのカラ∵画像
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図 3.35:適応ゲインモー ドカラー画像のゲイン復調画像

(u) 1 lx

(") 5 lx

(b) 21x

(d)101X

図3.36:低照度時における撮像例;1lx-101x(θαづη=8,F=2.8,30 iames/sec)

55



（a）

（c）

（b）

（d）

図3．37：ゲイン1倍での低照度時の撮像例FPNキャンセルなし（a）とあり（b）、ゲイ

ン8倍でFPNキャンセルなし（c）とあり（d）（llcv，　F＝2．8，　30frαmes／sec）

表3．4：試作チップのノイズ

rms　noise（μ万m5）

Gατη，＝1 Gα加＝8
　　Gα仇＝8

iirlput－referred）

Pixel　to　output 785 2，104 263

Colulnn　to　output 752 917 114．6

3．9　考察

　試作したチップのゲイン1、8倍時のノイズとノイズ測定モードで測定したカラム

アンプのみのランダムノイズの測定結果を表3．4に示す。これらの測定結果から、カ

ラムで発生するノイズを見積もることができる。カラムから出力バッファまでのノ

イズをそれぞれのゲインで

vZCOI＝vnCi十鳩0

椛。8一椛8＋協

（3．47）

（3．48）
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と記述できる。vnCO。はゲインX倍時にカラムから出力を通して発生するノイズ、

傷oxはゲインx倍時にカラムで発生するノイズ、傷oは読み出し部で発生するノイ

ズを示す。これらの式から、8倍時にカラム読み出し回路で発生するノイズは

V2CS＝vnCOS－vnCO1＋vaCi （3．49）

と記述できる。ゲインが1倍時にカラムの回路で発生するランダムノイズが無視で

きるとすると

　　　　　　　　　　　　　V20S　ry　vZCOS　一　V2001

となる。これからゲイン8倍時の入力換算ノイズは

蹴／8・…65．6瞬m。］

となり、ランダムノイズシミュレーション結果の61paV。m，とよく一致する。

同様に、8倍時に画素とカラムで発生するノイズを求めると

（3．50）

（3．51）

傷P8＝鴫P。8一傷P。、＋鳩P、

　　　ry　V2POS　一　vaPO1

（3．52）

（3．53）

から

　　　　　　　　　　　　　　v元Pzxs／8＝：243［paVrms］　　　　　　　　　　　　　　　　（3．54）

が求まる。これはノイズシミュレーションから求まる値である82pa　V，m，よりもかな

り大きい値を示した。理由として考えられるのは画素周辺の電源やグランドライン、

シリコン基盤からのノイズの混入が考えられる。これは、カラムアンプのアーキテ

クチャに差動ではなくシングルエンドを用いていくためである。もしくは、画素の

信号はカラムに読み出すために長いメタル配線を通して読まれるために、これがア

ンテナとなって外部からの環境ノイズが信号に混入していると考えられる。

3．10　まとめ

　本研究ではCMOSの機能回路を集積できるという特徴に注目し、画素信号を適応

的にカラムで増幅することのできる、適応ゲインカラム増幅に基づくCMOSイメー

ジセンサについて試作、検討を行った。イメージセンサの高画質化には信号飽和レ

ベルを拡大する高照度側のダイナミックレンジの拡大と、ノイズレベルを低減する

低照度側ダイナミックレンジを広げるの2通りの方法があり、主に後者に焦点を当

てノイズレベルの低減を行った。高照度側のダイナミックレンジの拡大は、画素に

ブートストラップ効果を持たせることで飽和信号レベルを拡大した。低照度側のダ

イナミックレンジを拡大する手法は、カラムで信号を増幅することで増幅回路以降

のノイズを相対的に小さく見せることでノイズ低減を行う。しかしながら、単純に
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信号を増幅するのみであると高照度側のダイナミックレンジが低下するために、適

応的に信号を増幅することでこれを抑制した。ノイズのPSDと回路の等価回路の伝

達関数を用いたノイズ解析の結果、カラム増幅は増幅部以降のノイズを相対的に小

さく見せることができるだけでなく、カラム増幅器自体が発生するノイズも低減で

きることを見いだした。

　また、適応カラム増幅はチップ外部でA／D変換を行った際のデジタルダイナミッ

クレンジを等価的に拡大する機能も持つ。外部に14bitのA／Dを使用した場合、カ

ラムで8倍に増幅された低照度の信号は等価的に17bitのダイナミックレンジを持つ

ことになり非常に高精度なデジタル演算が可能となる。そのため、デジタルノイズ

キャンセルにより、固定パターンノイズを50paV。ms、ランダムノイズを263psV。m，と

低ノイズ化に成功た。試作チップは、0．25μmCMOSイメージセンサ専用プロセスを

用いて画素回路に埋め込みフォトダイオードを使用した。これにより、3．9V／Zx・sと

いう高い感度と18mV／sec（◎60°0）で良好な暗電流特性となった。ダイナミックレン

ジは1V振幅で71dBとCCD並の低雑音を実現した。
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第4章

2重積分型カラム並列A／D変換器

4．1　はじめに

　CMOSイメージセンサの画質の改善はイメージセンサからの信号をいかに低ノイ

ズで読み出すことができるかにかかっている。原理的にノイズ帯域の狭いカラム［1］

で信号を増幅するとノイズが低減できることに注目し、カラムで適応的に増幅をし

て帯域の広いセンサー出力でのノイズの耐性を高めたイメージセンサを3章で報告

し［2］、カラムでの低ノイズ化の演算はノイズ帯域の観点から非常に有効なノイズ低

減方法であることを実証した。しかしながら、センサチップから出力された帯域の

広いアナログ信号を外部でA／D変換しているためにその性能を十分発揮できていな

かった。従って、帯域の狭い画素もしくはカラムにおいてA／D変換を行うことで、

支配的なノイズそのものを重畳しない方法でさらなる低ノイズ化を実現できること

は容易に理解できる。この実現には、高精度かつ高分解能のA／D変換器が必要不可

欠である。

　画素内に信号処理回路を設けて低い帯域、ピクセルレベルでA／D変換をする方

式固［4］は画素内に比較器などの回路を集積することから、小面積化には不向きで

あることに加えて画素のバラツキやADCの分解能不足による特性の劣化が顕著であ

る。カラムにA／D変換器を設けるとノイズ帯域が狭い状態でA／D変換を行うこと

ができ、量子化された後は原理的にノイズが重畳せず非常に有効である。しかしなが

ら、近年報告されているカラムにA／D変換器をi搭載しているイメージセンサ［5L［6］

の分解能は10bitから11bitであり、十分なデジタルダイナミックレンジが得られて

いない。また、12bitの分解能を［7］が報告しているが、このセンサの実質的な精度

は直線性誤差を考慮すると、10bit程度であった。その理由は、画素単位でA／D変換

する方式に比べれば面積に余裕があるものの、依然としてカラム回路の横方向の幅

は画素のサイズで制限されるため、使用できるトランジスタやキャパシタのサイズ

が制限され、高精度化、低ノイズ化が難しいためである。、ヵラム12bitの性能を満た

すA／D変換器を達成した報告［8］がなされたのは最近である。

　このような問題を抱えつつも、イメージセンサからの信号を低ノイズで読み出す

には、ノイズ帯域の狭いカラムに回路を集積することが不可欠であり、回路的な工

夫が要求される。このようなことから、カラムの回路で信号の演算を行い、なるべ

く小さな面積でノイズを低減する回路の開発が望まれる。

　この章ではノイズ低減効果をさらに発展させて、低照度時のみでなく高照度時に
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もノイズ低減効果を計った方式について述べる。時間領域での処理を有効に利用し、

ランダムノイズならびに量子化ノイズを低減することで、従来のカラムA／D変換器

より高分解能デジタル値を出力可能な2重積分型カラム並列A／D変換器を提案する。

2重積分型A／D変換方式は、他の章の方式に比較して低照度から高照度にわたり読

み出し回路のランダムノイズとA／D変換器の量子化ノイズを低減するため、高階調

の画像を取得することが可能である。本方式は、入力信号のレベルによって適応的

に回路の動作モードが変化することがないためにモードの切り替わりでの特性の変

化に対する補正処理が不要なこともあげられる。

　本A／D変換器は、粗いA／D変換を行うインクリメンタルA／D変換モードと、そ

の後の信号追従・平均化モードをもつ。本論文は、特に信号追従・平均化モードに

おけるランダムノイズと量子化ノイズの低減効果について、状態遷移図による解析

を行い、シミュレーションによる検討をおこなった。特に、信号追従・平均化モー

ドでは、センサの信号に、あるランダムノイズが重畳していた場合に、2重積分型

A／D変換器の量子化ノイズがランダムノイズのディザリングの効果により平均化さ

れ、量子化ノイズが低減されるとともに、入力信号に含まれるランダムノイズも平

均化により低減されることが見いだせた。また、入力信号に含まれるランダムノイ

ズはノイズ低減効果が最も発揮される0．4LSB付近のレベルであることをノイズ解

析から計算した。以下にCMOSイメージセンサに集積する場合の全体の構成、2重

積分型A／D変換器の構成と動作、提案する量子化ノイズ低減効果の解析、およびシ

ミュレーション結果について順次述べる。

4．2　2重積分型A／D変換器の構成

4．2．1　全体の構成

　図4．1に提案する2重積分型A／D変換器を集積した、CMOSイメージセンサのブ

ロック図を示す。この図で画素部は、4トランジスタ方式のAPS（active－pixel　sensor）

を想定している。これと画素部のトランジスタによりソースフォロワのバッファが・

形成され、画素内の電荷検出部の電圧が読み出される。

　垂直スキャナにより、受光部である画素の2次元イメージアレイの1列が信号Sel

により選択される。まず、画素部の電荷検出部の電荷を信号Rにより初期化レベル

（リセットレベル）にする。その信号がカラムに並列に読み出され、列並列にA／D変

換されてリセット信号用レジスタに記憶される。次に、受光した信号を画素から読

み出し、列並列にA／D変換して受光信号用レジスタに記憶する。最終的に、外部に

出力する直前でリセット信号と受光した信号のデジタル値の差をとり出力する。こ

れによって、画素部が発生するリセットノイズと固定パターンノイズをデジタル領

域で除去している。また、そのA／D変換の際、2重積分動作により、画素部のソー
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One　Pixel　　　Signal　detection　node

　　　　　　　　　口　　‘
@　　　　　　　　●　　■
@　　　　　　　一　■　　　　　　　　　　ヨ

@　　　　　　　，　■　　　　　　　　　　■

@　　　　　　　　■　　口撃高≠№?@Array

R→

Dual　lntegration　ADC

Register　R

　一

?ｨo
Register　S

V．Scanner

S・1ヨ

Bus

図4．1：2重積分型A／D変換器を用いたイメージセンサのブロック図

スフォロワアンプを含むA／D変換回路の発生するランダムノイズが低減される。

4．2．2　2重積分型A／D変換器の構成

　図4．2（a）及び（b）は、一般的なカラムA／D変換器（図4．2（a））と提案する2重積分

型A／D変換器（図4．2（b））における、垂直のスキャナでセンサの1ラインが選択され

た場合の1カラム分の回路図を示す。

　図4．2（a）の回路では、まず、画素からリセットレベルが画素部のバッファを介して

読み出され、スイッチの制御信号φRによってS／H回路に記憶される。続いて信号

レベルが読み出され、同様に信号φSにてもうひとつのS／H回路に記憶される。そ

の差電圧がカラムA／D変i換器に入力されてA／D変換が行われる。これらの動作か

らわかるように、A／D変換器に入力される信号は画素のリセットレベルを基準にし

た信号変化量であり、相関二重サンプリング（corrlated　double　sampling，　CDS）によ

り画素部のリセットノイズと固定パターンノイズ（丘xed－pattern　noise，　FPN）をキャ

ンセルする。画素部のリセットレベルは画素部のトランジスタの閾値ばらつきが影

響し・各画素毎に固定の値である・そのばらつきに加えて信号検出部は画素にリセッ

ト信号が入力される度にトランジスタのON抵抗による熱雑音が重畳し、リセット

終了時にそのノイズレベルを記憶する。これは毎回違った電圧値を出力する。画素

から信号レベルを出力する際は、リセットノイズが記憶されたリセットレベルを基

準に、受光信号の情報を含む電圧値が同一の画素から出力されるため、両者の相関

差分をとることで画素のリセットノイズと固定パターンノイズをキャンセルし、信

号成分のみを取り出すことができる。
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Sample　and　Hold（S／H）

with　noise　cancel
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vD　Conveπer　　　Register

@　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　≡

φS

g古〉一・
@　　工φR↓　　　　　　　　X1

@　　工

：BUS

（a）

（b）

図4．2：画素からカラム出力までのカラムノイズキャンセル回路と（a）一般的なA／D

変換器，（b）2重積分型A／D変換器

　一方、図4．2（b）の提案する2重積分型A／D変換回路では、相関差分をとる機i能は、

A／D変換後のデジタル値で行っている。図4．2（a）の回路がアナログ領域で相関差分

をとるのに対して、図4．2（b）はデジタル領域で相関差分をとる。問題となるのは、デ

ジタル領域で相関差分をとる場合、デジタルダイナミックレンジが十分でないと量

子化誤差による影響が無視できなくなることである。しかし、後に述べるように、本

方式でのデジタルダイナミックレンジは十分広いので、この問題は回避できる。

　以上のCDS動作によって、画素部のリセットノイズと固定パターンノイズはキャ

ンセルされる。実際に読み出される信号には、読み出し回路が発生する熱雑音のラン

ダムノイズが重畳する。図4．2（a）の回路では画素のバッファアンプ、S／H回路、　A／D

変換器がランダム雑音の発生源になっている。一方、図4．2（b）の回路は、画素のバッ

ファアンプとA／D変換器がランダム雑音の発生源である。このようなランダム雑音

は、相関のある信号に対して多数回サンプリングして、平均化を行うことで低減が

期待される。

　図4．2（a）の回路では、S／H回路で相関差分をとる場合、画素からの経路がスイッ

チにより分断される。したがって後段のA／D変換器で多重サンプルし平均化を行っ

たと仮定しても、S／H回路のランダムノイズ低減効果はあるにせよ、画素回路のラ
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ンダムノイズは低減できない。

　一方、図4．2（b）では画素の出力は、A／D変換器に直接入力されており、2重積分

型A／D変換器により積分動作が行われているときも、画素からの信号経路は接続さ

れたままである。したがって、提案する2重積分型A／D変換器で加算平均した場合

には、画素で発生するランダムノイズも低減できることがわかる。

　以上のことから、2重積分型A／D変換器とデジタル領域でのCDS動作は画素から

A／D変換器までの全てのアナログ回路で発生するランダムノイズを低減することが

でき非常に低ノイズ、高精度のA／D変換器を実現できることがわかる。

4．2．3　2重積分型A／D変換器のモード

　提案する2重積分型A／D変換器は、比較器（コンパレータ）、アナログ積分器、2

つのデジタル積分器、1－bit　D／A変換器（DAC）から構成される。図4．3に回路図を

示し、その動作を図4．4に示す。この図では、入力レベルを8．6LSBと仮定して動作

を説明している。本方式は、インクリメンタルA／D変換を行うモード（IADCモー

1st　Di呈ital　lntegrator

F（Fine　Output）

図4．3：2重積分型A／D変換器

ド）と、入力信号に追従する△変調器の出力に平均値フィルタリングの処理を行う、

信号追従・平均化処理モード（TAモード）からなり、各々のモードの出力がCoarse

OurputとFine　Outputとなっている。

●インクリメンタルADCモード（lncremental　ADC　Mode）

　ここでは入力信号を粗くA／D変換する。入力電圧がどのレベルにあるかを1－bit

　DACとアナログスイッチトキャパシタ（SC）積分器によりサーチする。　SC積分

　器あ出力は、最初0に初期化しておく。SC積分器の出力はクロックが与えられ

　るたびに、△のステップで出力がインクリメントされるように設定しておく。

　SC積分器の出力が入力電圧を越えた次の時刻t＝LTでコンパレータの出力が

　反転する。その瞬間までのクロック数をA／D変換値とし、それをRegister1に
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V（LSB，△）

count
　　　　x（t）
　　　　　＼

O　T2T

1st　lntegrator　Output（C）

1st　lntegrator　Output（v）

2nd　lntegrator　Output（y）

　　　　　　　　　錺
iTracking　and　Averaging　mode

LT　　NT

図4．4：入力にVin＝8．6LSBを仮定した場合の2重積分型A／D変換器の動作

記憶する。その後、カラム全ての回路がIADCモードを終了する時刻t＝NT

まで動作を停止（アイドリング状態）する。

・信号追従・平均化処理モード（Tracking　and　averaging　mode）

　一般的なインクリメンタルADCでは、以上の動作で処理が完結する。本提案の

　方式では、画素部の出力が一定の値を出力し続けている特徴に注目し、△変調

　の動作によって入力信号に追従させながら量子化し、その出力に平均化処理を

　加えることによって、量子化ノイズの低減による分解能の向上とランダムノイ

　ズの低減をはかるでものある。時刻t＝∫VTでデジタル積分器を2段に接続し、

　TAモードの動作に移行する。モード切り替わり時に接続される、両デジタル積

　分器の初期値は0とする。IADCモード終了時の入力信号とSC積分器の出力の

　差は0からILSBの範囲の電圧値であり、この信号はランダムノイズによって

　真値を中心に振動している。もし、ノイズがまったく重畳していないとするな

　らば、デジタル積分器の初段は0～1を繰り返し出力しその加算平均は0．5LSB

　となるであろう。ノイズが加わっていることで、入力信号の真値が1LSBの中

　でどのような値をとるかによって、デジタル積分器の初段の出力がとる0と1

　の頻度に違いが生じ、2段目の積分器で平均化処理を行うことでsILSB以下

　の精度で入力信号の真値を推測できる。すなわち、分解能が向上する。

4．3　2重積分型A／D変換器の動作

　2重積分型A／D変換器のTAモー一・・ドの動作を詳しく検討する。図4．5にTAモード

時のA／D変換器の動作を表すブロック図を示す。初段のデジタル積分器は△変調器

の動作によって、その出力の平均は0から△の範囲に存在する。また、これはM回
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1St　Digital　lntegratOr

　　　　　N

図4．5：Block　diagram　of　the　dual－integration－type　ADC

動作した後にリセットがかかるため、厳密には不完全積分器であるが、実際にとる

出力はコードとして、初期値である0付近から大きく外れることはない。確率的に0

もしくは1で積分が終了していることが多いため、M回動作の後に初期化をしたと

しても完全積分器とみなすことに問題はない。2段目の積分器は初段の積分器の出力

をM回加算し毎回初期化するので、完全積分器とはみなせず、不完全積分器となる。

図4．5において、i番目の時刻における内部変数は、以下のように表すことができる。

ei　＝　　iCi－ZLi＿1

Wi　＝　ei十9i

ZLi　＝　Wi十zei＿1

叫　＝　Wi十Vi＿1

1Lo　＝　Vo＝0

（4．1）

（4．2）

（4．3）

（4．4）

（4．5）

ここでUiは入力信号、　qiは量子化ノイズ、　ZLiはアナログ信号の積分器出力、　Wiは

比較器の出力、Viは初段のデジタル積分器の出力、　eτは予測誤差である。以上の式

から、

叫　＝　賜十qi

Vi　＝　錫十9i

（4．6）

（4．7）

が求まる。これからこのアナログ積分器の出力1．Liはデジタル積分器の出力Viに等し

く、また、入力信号をA／D変換した値であることがわかる。2段目のデジタル積分

器で、M回の加算を行って平均値を求めるとすると

　　　　1　　　　1　M
F＝　IZYM＝］堀u・

一講（x・・＋・q・）

　　　　　i＝1

（4．8）

（4．9）
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入力信号CCiは真の入力信号s（直流）にランダムノイズ信号rzが加わったものとすると

　　　　　　　　　　　　F一婿ぽ切　　　　　（4・1・）

　　　　　　　　　　　　　　一寿（M　　　MΣ・＋Σ（ri＋qDi＝1　　i＝1）　　　（4・11）

　　　　　　　　　　　　　　　　　1　M
　　　　　　　　　　　　　　－・＋万（Σ（ri＋9の），　　　　　　　（4・12）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　i＝1

となる。これより2段目のデジタル積分器によって、平均化処理によりランダムノイ

ズと量子化ノイズの低減が期待される。量子化ノイズによる雑音電力Nqは、図4．6

P（x）

⊥△

0 △
X X

図4．6：量子化雑音の確率密度関数

のように、量子化ステップム（ILSB）で一様な確率密度をもつとして、一般に

　　　　　　　　　　　N，－f。△（　　△△一一　　2）・輌一雀　　（4・13）

　と求めることができる。もし、この量子化ノイズが完全にランダムな現象であれ

ば、M回の平均化処理により電力が1／．Mになることが期待される。しかし実際は、

そのようにはならず、そのノイズ低減効果は含まれるランダムノイズに大きく依存

する。このようなランダムノイズによる分解能の向上はディザリング処理として知

られている。後の節において本提案方式における量子化ノイズ低減効果を解析する。

4．3．1　アナログ積分器と1bitDACの構成

　本方式に使用されるアナログ積分器と1bitDACは、1クロックあたり±△の正確

な電圧iを出力することを期待され、これがA／D変換器の性能を左右する。これはア

ナログ積分器が比較器で比較される参照電圧を発生させているために、参照電圧の精

度がそのままA／D変換器の精度に影響するからである。本方式で用いる単位ステッ

プ電圧△はフルスケールを1．024VでA／D変換のステップi数を10bit（1024）にするた

めに1mVを想定している。図4．3に示したように外部からlmVの電圧を直接入力
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することでも実現できるが、参照電圧としてこの値は小さすぎるためにノイズに対

する耐性を持たせる工夫が必要である。

　実際にノイズに耐性を持たせる工夫をした回路を図4．7に示す。厳密にいえば、ア

ナログ積分器と1bitDACは回路上で分離ができず、図に示す回路全体で1bitDACと

アナログ積分器の機能を共有している。実際に行ったノイズ対策は、

Vrefip

Vrefim

Rl

R2

Rl

φin2

φin2

φb 垂k己→v衙p

Voutp

Voutm

φ寸淺＿
　　　　φr

図4．7：1bitDACとアナログ積分器の構成

・差動アーキテクチャの採用

・容量比による演算でノイズ耐性の向上

・抵抗比による演算でノイズ耐性の向上

である。差動アーキテクチャは、入力のコモンモードに対して出力が変化しないの

で、ノイズ耐性が必要な回路に広く採用されているアーキテクチャである。容量比

による演算は、スイッチトキャパシタで行う。図中の入力容量02と帰還容量01の

比で決定する。実際には01／02　・・　16で入力側にある容量02の片側に入力される電

圧の1／16がV。utp，㌦£mに出力される。

　入力電圧は抵抗R1，R2により分圧されたものが入力される。この電圧は、抵抗と

入力容量02によりCR時定数でチャージされるが、セットリングが十分間に合う抵

抗値に設定してある。実際にはRl／R2　・＝　31／2の値を取り、入力信号Vr。fip，Vr。fimの

差の1／32の電圧が容量に蓄積されることになる。

　逆算すると、△＝V。。tp　一　V。utm＝lmVの条件を満たすには入力信号の差分とし

てVr。fip　一　Vr。fim＝512mVの電圧を入力する必要がある。入力のリファレン入とし

て外部から512mVを正確に入力することは、1mVの基準信号を外部から正確に入

力することに比べて極めて容易である。このため、入力信号の誤差とノイズに対し

て耐性が向上する。
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4．3．2　増幅器の構成と特性

　実際に回路で使用する増幅器の構成を述べる。高分解能のA／D変換器を実現する

ために、アナログ積分器は精度の高い正確な参照電圧を発生する必要がある。その

ために、増幅器には利得の高い増幅器アーキテクチャである、折り返しカスコード方

式にゲインブーストを行ったものを使用する。実際の回路図を図4．8に示す。また、

W／L

10．35i

15

1＝10u　x　4

図4．8：ゲインブースト折り返しカスコード増幅器

この増幅器をシミュレーションにより確認した。その特性を図4．9に示す。ボード線

　　　　　　　　　　　　　　AC　Response

ECI＝’1P”．（ph・se－C1－’800‘’，（ph。・Cl＝”6白Of”．（ph・＾　CI＝タ’1p，，　dB20（（・　Cl＝“800f“d820．　C1＝”600f「’dB20
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図4．9：ゲインブースト折り返しカスコード増幅器の特性

図より、負荷容量が0．6pFからlpFの間では安定して動作することを確認できる。

なお、この特性はコモンモードフィードバックに理想の素子の電圧制御電圧源を使
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：：三ユ

　　　　　φcil
Vo・●一一di

　　　　　φci2
V，ef－一

φcs

comp・
Amp．

Comp．
LATCH

φcLl

φcLln

φcL2

Dout

＄㌫、

図4．10：比較器の構成

用し、バイアス源などは実際にトランジスタを用いて構成してシミュレーションを

行った。

4．3．3　比較器の構成

　入力信号と参照電圧を比較する比較器は、高精度のものを使用する必要がある。2

重積分型A／D変換器のアーキテクチャが比較レベルの冗長性を持たず、入力信号を

ILSB刻みで正しく判断する必要があるためである。比較器の構成を図4．10に示す。

比較器は入力にキャパシタ0、信号を増幅するプリアンプ、プリアンプの出力を増

幅しつつラッチするラッチ回路、入力が”11”で安定のS－RFFと各種のスイッチで構i

成される。入力信号のVO±は画素からの出力信号が接続され、琢。f土はアナログ積

分器が出力する参照電圧が接続される。

／

プリアンプの構成

　比較器の内部回路であるプリアンプの構成を図4．11に示す。入力信号にある程度

の差がある状態でスイッチφOR．nがOFFすると、出力のV。pとV。mが電源電圧もし

くは電流源トランジスタと入力トランジスタのオーバードライブ電圧の合計の電圧

付近のどちらかが出力される。このアンプのゲインを求めてみる。小信号での等価

回路を4．12に示す。PMOS側のドレインとゲートが接続され、ダイオード接続の構

成をとる。この構成での出力側から見たインピーダンス1主ダイオード接続をして

いるトランジスタのインピーダンスがソース接地をしているNMOSとPMOSトラ

ンジスタの出力抵抗よりも約2桁低いために、等価的にα・1／9mpとなる。この等価

回路で出力側の電流i。m，㌦はそれぞれ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一v。m
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．14）　　　　　　　　　i。m＝9mn’V、n－9mp（一v。p）＋α
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1／9mp

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　－v。p
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．15）　　　　　　　　　　τ。P＝9m。’v、n　・　9mp（一v。p）＋α
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1／9mp
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　　W／L

2／0．5　　　2／0．5
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　　　　Vb・ie－一・．9・21・．5

　　　　　　　　21＝O．5ux2

　　図4．11、比酬のプリアンプの構成

Ctxl19mp　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　αx1／9mp

図4．12、比較器のプリアンプの等価回路
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WIL

φ・Ll←d φcLl

図4．13：比較器のラッチ回路

となり、これらからこのアンプの増幅率を求めると

▲一 �ﾟ磨一驚（i，i） （4．16）

ここでPMOS側のトランジスタのサイズを同じにすると、係数であるα＝1となる

ので☆＝Ooとなり、ゲインが無限大のアンプになる。実際に作成する際にはサイ

ズばらつきなどの影響を受けて無限大にはならない。　、

　一般的に、比較器のプリアンプはゲインを持たせるよりも比較演算のスピードを

重視するためにゲインを無限大にすることはあまりない。

　しかしながら、本方式はILSBを正確に判定する必要があるので、あえてゲイン

を無限大になるよう設計している。これにより、次段にラッチ回路が付いた状態で

入力信号の差が50μVまで正確に比較できることを確認している。

ラッチ回路の構成

　図4．13に比較器の内部回路であるラッチ回路を示す。ラッチ回路の基本はインバー

ター一　2段の数珠つなぎである。インバータが動作しないときはφ。L2により電源から

切り離され、φ。Llにより出力が”1”（電源電圧）に固定される。また、その時φ。Llnに

より入力トランジスタのドレインに残留する電荷を消去し信号の履歴に回路が影響

されないようにする。φ。L2により電源から完全に切り離され、回路が完全に浮遊状

態になると次に動作するスタートアップに時間がかかることなどから、陥π1により

わずかに電流を流す。
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4．3．4　比較器の動作

　以上の回路を用いた比較器の動作を説明する。まず、比較器の入力にはφ。i2によ

りアナログ積分器からの電圧が入力さる。その時プリアンプの入出力はφ。，により

ショートされている。この時、アンプのショート電圧Vsと入力電圧とで決まる電荷

が容量0に蓄積される。初期状態での回路の状態を図4．14に示す。入力側の容量0

Vref＋ d

C
Vs

Vref．

9
Q

Vs

霊

図4．14：アナログ積分器からの信号をサンプルしている時の回路の状態

に蓄積される電荷をそれぞれQ＋，Q一とすると、

　　　　　　　　　　　　　（g＋　　＝　　（ブ（Vref＋＿「Vs）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．17）

　　　　　　　　　　　　　（？一　　＝　　0（Vref＿＿「Vs）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．18）

と記述される。続いてφ。，の接続がOFFし、入力信号がφ。z2とφ。zlがON、　OFF切

り替わることにより画素からの出力信号が容量の片側に入力され、回路の状態が図

4．15で示される構成に変化する。比較器がこの状態の時、プリアンプの入力である

V。＋，吃＿はそれぞれ

　　　　　　　　　　　　　Q＋＝o（v。＋一陥＋）

　　　　　　　　　　　　　Q－　＝　0（V。＿一以＿）

と電荷保存則から導かれる。これらの式4．18，4．20から

Vx＋　＝　V。＋十Y，－Vr。ア＋

Vx＿　　　＝　　　「レi）＿　＋Vs　－　Vrl　ef＿

（4．19）

（4．20）

（4．21）

（4．22）

C　　Vx＋

v・＋●一≒→

v・一　1）一一一」－1

C
Vx．

comp・
Amp．

図4．15：画素からの信号をサンプルしている時の回路の状態
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さらに両者の差分を求めると、

Vx＋－M－＝（V。＋－V。一）一（Vr。∫＋－Vr。f⇒ （4．23）

となる。この式の意味するところは、前段の画素の出力信号である（v。＋－v。⇒と

（Vr。f＋－Vr。f－）の差分が比較器のプリアンプに入力されるということである。ここ

で、画素の出力信号は差動ではないので実際にはV。＋が画素からの信号であり、V。＿

は外部より入力される直流DC電圧になる。

　比較器への入力電圧の差は、φORが”1”になることによりプリアンプのオープン

ループゲインで信号が増幅され、プリアンプより出力される。出力された電圧は次段

のラッチに入力される。信号がある程度増幅されたら、φ。L1，φ。L2の制御によりラッ

チ回路の出力V。p，V。mのどちらか一方が”0”に変化する。続いて次段のSR－FFがラッ

チ回路の出力によって変化する。その後、φ。L1，φ。L2の制御により出力V。p，　V。mが両

者とも”1”になる。これはSR－FFのデー一タ記憶モードであり、次のφ。Ll，φ。L2の制

御まで出力のデータを保つ。

4．4　2重積分型A／D変換器の量子化ノイズ低減効果の解

　　　　析

　2重積分型A／D変換器のTAモードにおいて、このA／D変換器の入力にランダム

ノイズが含まれている場合の量子化ノイズ低減効果を、状態遷移図とノイズの確率

密度分布を用いて解析する。条件としてはTAモードの各回路の初期値は0である

とし、入力信号として0～△の1LSB以内に真値8が存在するとする。　TAモードに

おける初段のデジタル積分器出力の時間変化の様子を図4．16に示す。ランダムノイ

LSB

2

1

0
－1

VI

1

count

ヨー

図4．16：初段積分器の出力波形と入力波形の比較

ズによってViが入力信号に追従して変化し、図4．16のような変化を示す。その平均

値を求めれば、入力の真値（直流レベル）を推測できることがわかる。図4．16の例で

は、初段のデジタル積分器の出力として、－1，0，1，2の4つの状態をとる。
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4．4．1　4状態での状態遷移図を用いた解析

　まず、簡単のため初段のデジタル積分器の出力が一1，0，1，2の4つの状態をとる場

合について考える。比較器の出力は、＋1もしくは一1を出力するので、現在の状態

が0の場合は次のステップでViは一1もしくは1に遷移する。このとき、入力信号

として真値sにノイズが含まれていた場合、0から一1，0から1に遷移する確率をそ

れぞれPO　I、　Po　1とすると、これらは図4．17に示す面積に相当する。ノイズがガ

ウス分布をとると仮定すれば

r（Vl）　X

一1 0 1
Vi

図4．17：状態遷移の確率密度

P・1一 ､（い）dVi

P・・－
?B°°r（Vi－5）dVi

（4．24）

（4．25）

ここで
　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　x2
　　　　　　　　　　　　　「（x）＝～偏σexp－2σ・　　　　（4・26）

であり、σはランダムノイズのrms振幅（標準偏差）である。一般に、状態がmか

らnに遷移する確率をPm　nとする。いま、　Viが一1，0，1，2の4つの状態のみをとる

とすれば、その状態遷移図は図4．18のようになる。ここで、状態2または一1にあ

る場合は3または一2には遷移せず、必ず1または0に戻るものとする。すなわち

P23＝Pi　2＝0とする。状態mをとる確率をPmで表すと、次式が得られる。

　　P－10　　　PO　1

③：x①〔⊃（1△）

　　PO　－1　　　P10

P12

P21

2

2△

図4．18：4値の場合の状態遷移図

P2＝Pl・、P12 （4．27）
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・P1＝　P2・P21十PO・PO　l

PO＝　Pl・・P10十・Pi・Pi　O

Pi＝Po・1る1

（4．28）

（4．29）

（4．30）

とおける。この4つの各々の状態は各々別の確率を持つが4値以外をとらないとす

れば

　　　　　　　　　　　　　Pl十P｛）十Pl十P2＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．31）

となる。さらに、ノイズ確率密度関数は積分すると1であることからPo　1＋PO　I＝1，

P12＋Pl　o＝1，　P21＝Pl　o＝1である。これらより出力の期待値は

E＝－1・Pi十〇・P（）十1・P1十2・P2 （4．32）

により求めることができる。例えばs＝0．5の場合は

一Pl＝Po，・P2＝Pi （4．33）

である。ゆえに式4．31より

　　　　1
P・＋P2＝ j

（4．34）

また、この場の期待値は

E　＝　 －1・P＿1H－0・」P（）十1・」Pl十2・P2

　　　　　　　　1
　＝P・＋P2＝E

（4．35）

（4．36）

となり、真値sを推定できることがわかる。しかし、ノイズの振幅が小さい場合、図

4．19に示すようにsが0と1の中央付近の値にあれば状態としては0と1を繰り返す

ことになり（つまり、Po　・＝　Pi，　PI　・P2＝0），　E＝0・Po＋1・Pl＝1／2となるので量

子化誤差はランダムノイズによって減少しない。次に、s＝0の場合を考えるとPo

の確率が高くなりPl　N　PIとなることが予測されP2　fy　Oと考えればEはほぼ0で

ある。8＝1の場合は同様に、Pi　f）t　Oと考えればEはほぼ1である。したがってこ

れらの結果から、0もしくは1付近にあり中心より離れている入力値の誤差を予想す

ると、図4．20のように状態遷移確率が変化し、その期待値が真値に近付くために量

子化ノイズが大きく低減される。ノイズの振幅が大きい場合はノイズの分布が広が

り、全体に渡って量子化ノイズの低減効果が現れることも予測できる。ここで注意

すべきことは、量子ノイズを低減するために意図的にランダムノイズを加える場合

は、加えたノイズ自体によるノイズの増加があるので、量子化ノイズを効果的に低

減できる最小の振幅のノイズを加える必要がある。しかし、イメージセンサの信号

の読み出しに用いる場合、ランダムノイズが必ず含まれるので、新たにノイズを加

える必要はない。
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図4．19：入力信号と量子化ノイズの関係

P（x）

一1

Error　O．5

一〇．5

0 i X

is（LSB）

図4．20：2重積分型ADCの量子化ノイズ

4．4．2　状態遷移図による解析の一般化

　ここでは以上の解析方法を一般化する。状態数が一（1V－1）から∫Vまでの2∫V状

態とると仮定し、それ以外の状態を取らないものとする。また、ノイズの振幅に対

して状態数が十分多く、最大，最小出力コードよりも高い，低いコードが出現しない

と仮定する。言い替えるとこの範囲以外のコードが出力される確率は0であるとす
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る。この場合最大値である状態Nをとる確率は

　　　　　　　　　　　　　　PN＝PN＿1・PN＿1」V

である。他も同様に

　　　　　PN＿1　…　PN・乃VN＿1＋・PN＿2・PNL2　N＿1

　　　　　PN＿2　＝　PN＿1・PN＿1」N＿2＋PN＿3・PN＿3　N＿2

　　　　　　Pk　　＝Pk＋1・Pk＋1　k十几＿1・Pk＿l　k

　　　　　P－（N－・）＝P－一（N－2）・P－（N－2）一（N－・）

また、全ての確率の合計は1であるので

　　　　　　　　　　　　　　　2N－1
　　　　　　　　　　　　　　　ΣPk－N＋・－1

　　　　　　　　　　　　　　　k＝0

これらの連立方程式を

　　　　　　　　　　　　　　　　PX＝Y

とすると、

P＝

P．（N－2）－P－（N－3）・P－（N－3）一（N－2）＋P－（N－・）・P－（N－・）一（N－2）

　一1

Pv　N＿1

　0
　0
　1

Pv＿IN
　－1

0

0

1

PV＿2　N＿1

　O

Pk　k＿1

　0
　0
　1

X＝

一1

…P－（2N－3）一（2N－2）

PN
PN＿1

P＿（N＿2）

P－（N－1）

　　　78

，

　0
　0

Pk＿1　k

　O
　1

Y＝

0

0

0

0

0

1

　　　0
　　　0

　　　－1
P－（2N－2）一（2N－1）

　　　1

（4．37）

（4．38）

（4．39）

（4．40）

（4．41）

（4．42）

（4．43）

（4．44）

0

0

P－一（2N－・）一（2N－2）

　　　－1

　　　1
（4．45）

（4．46）



と記述できる。これらの式より、各遷移状態をとる確率が求まる。出力の期待値は

　　　N
F一　Στ・P・
　　i＝一（1V－1）

（4．47）

により求められる。

4．5　シミュレーションによる検証

　以上の解析が正しいことをシミュレーションにより確認した。図4．5のブロック図

を、TAモードで動作しているとしてMATLAB上で構成し、入力信号として、直流

信号に特定の標準偏差を持つガウス分布の乱数を加え、出力の平均および2乗平均

を求めた。その他の条件は以下の通りである。

1．入力信号範囲（8）

2．ノイズ振幅（σ）

0～ILSB

0～2LSB

3．平均処理回数（M）64，128，256，512，1024

4．初段の積分器，2段目の積分器は十分なデジタルダイナミックレンジ（状態数無

　制限）

シミュレーションにおいて、初段の積分器のダイナミックレンジが十分な値を持つ

という条件は、デジタル積分器が誤動作をしない条件と等価である。もし、ダイナ

ミックレンジが狭く、状態数が4値であると仮定すると、当然ながら大きなノイズ

が重畳した入力信号は、－1LSBから2LSBの範囲を外れる確率が高い。これは、た

とえば積分器の値が最大値である2（2進数で11）を出力しているときにコンパレータ

がさらに1を出力したとき出力は桁上りが無視され0（2進数で00）となり誤動作の原

因になるためである。

　以上の条件下でのシミュレーションの結果を以下に示す。図4．21には理想的な値

（F＝s）に対する出力の誤差を示す。この誤差はランダムノイズの誤差と、量子化ノ

イズの誤差をあわせた誤差である。　　　　　　　　　　　　　・

図中のドットで示したデータはMATLABによるシミュレーション結果であり、線

で示したものが前章の解析結果である。解析モデルにおける状態数は、－10から11

までの22状態とした。4状態での解析で述べたように、ランダムノイズが極小さな

σ＝O．2LSBのときは入力信号が0と1付近で急激に量子化誤差が減少しており、解

析手法とシミュレーション結果は一致している。それから徐々にノイズ振幅を増す

にしたがい量子化誤差が急激に減少し、解析の計算上は0．4LSB付近からほとんど量

子化誤差がなくなっている。さらにランダムノイズが増すと、回路シミュレーション

の積分回数が有限であるために、加えたランダムノイズ自体が顕著に現れている。
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　　　　　　　0．5

　　　　　　　0．4

　　　　　　　0．3

　　　　　　as　O・2

　　　　　　20．1

　　　　　　ごO
　　　　　　o
　　　　　　ヒー0．1
　　　　　　山
　　　　　　　・0．2

　　　　　　　・0．3

　　　　　　　・0．4

　　　　　　　・0．5
　　　　　　　　0　　0．1　0．20．3　0．40．50．6　0．70．80．9　1

　　　　　　　　　　　　1nput　noise（σ）【LSB】

図4．21：異なるランダムノイズに対する量子化ノイズと入力信号の関係

　　　　　　　一〇．2
　　　　　　　「≧1i　8：；：　　　　　　　　　　　　　　≡ii≡§；…2

　　　　　　　一〇．14　　　　　　　　－s＝o．4
　　　　　　　60．12　　　－s＝2・o
　　　　　　　dio．1

　　　　　　　”－0．08
　　　　　　　30．06

　　　　　　　編0．04
　　　　　　　書0・02

　　　　　　　ω　0

　　　　　　　　　　　0　　　0．2　　0．4　　0．6　　0．8　　　1

　　　　　　　　　　　　　　　　1nput【LSB］

図4．22：異なるランダムノイズに対する量子化ノイズ電力と入力信号の関係
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図4．23：ランダムノイズの標準偏差に対する全ノイズ電力

　図4．22は理想値からのずれの分散を示している。図4．23は分散の積分値であり、

入力のノイズ振幅に対する出力の平均ノイズ電力を示す。黒い曲線で示されたもの

は前章の解析の結果であり、他の曲線は積分回数を64，128，　256，512，1024とした場

合のシミュレーションの結果である。入力の雑音振幅が小さい場合は、積分回数に

よらずに一様に減少する。ノイズ振幅が0．3から0．4LSB付近になると、量子化ノイ

ズがもっとも効果的に低減され、ノイズ電力の極小値になっている。入力雑音振幅

がさらに大きくなると、加えたランダムノイズが支配的になり、積分回数に比例し

てノイズ電力が減少する領域になる。

　ここで、この状態遷移図での解析の正しさを考えてみる。状態遷移図を用いた数

値解析より求まったノイズ電力は、積分処理を無限回繰り返した場合と等しいため

に、有限時間内の処理でのランダムノイズシミュレーションとは厳密に1対1であ

ることを証明できない。しかしながら、ランダムノイズが全く重畳していない場合

は、A／D変換器の量子化誤差である1／12・cy　O．0833のノイズ電力を出力することと、

後に述べる図に示す積分を行うことによって改善されるA／D変換器のノイズ低減効

果が、加えたランダムノイズが支配的でない領域で一致するためにこの解析は正し

いと考える。

　次に、各々の積分回数の場合のシミュレーションの結果から、どの程度A／D変換

器のノイズ特性が改善されるかを求めてみる。一般的なA／D変換器の量子化誤差電

力は1／12（△＝1）であり、これにランダムノイズ電力σ2が加算され1／12＋σ2とな

る。TAモードにおける処理の結果得られるノイズ電力をN。qとすると、その比から

　　　　　　　1Vrq
B＝1092
　　　　　（1／12十σ2）

（4．48）
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図4．24：2重積分型ADCのノイズ低減効果

とBbitのノイズ低減効果がある。その低減量とランダムノイズ振幅の関係を図4．24

に示す。

　これより、積分回数が1024回のとき最大で約5bitの量子化ノイズとランダムノ

イズの低減効果が得られることがわかった。もし、カラムのインクリメンタルADC

モードの分解能が10bitとするとTAモードを通すことで約14～15bit相当のダイナ

ミックレンジが得られることがわかる。

4．6　ランダムノイズの見積もり

　2重積分型A／D変換器は、ランダムノイズの標準偏差が0．4LSBの程度の場合に

最大限のノイズ低減効果を発揮できることを確かめた。これらのランダムノイズは、

回路にノイズ発生源をもうけてノイズ低減効果が得られる所望のノイズを意図的に

付与するのではなく、回路が本来発生するランダムノイズ（熱ノイズ）を利用する。

従って、ノイズ低減効果を最大限に発揮するために回路の熱ノイズがどの程度にな

るかを見積もることと、そのノイズレベルを最も効果的にノイズ低減が可能である

0．4LSBに調整することが重要である。ここでは、2重積分型A／D変換器のコアで

あるアナログ積分器自体が発生するノイズの見積りを行なう。

4．6．1　ノイズ解析をする回路

　2重積分型A／D変換器を用いるイメージセンサにおいて、ノイズを発生する回路

は画素とアナログ参照電圧の発生器であるアナログ積分器である。3章でのノイズ解

析から画素で発生するノイズは80paV，m，オーダーであり、本章で用いる画素は3章
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のものよりサイズが若干多きいために支配的なノイズにはならない。よってアナロ

グ積分器のノイズを解析する。

　解析する回路の半回路を図5．38に示し、その制御波形を図4．26に示す。実際の回

路は全差動回路であるが解析結果は半回路での解析結果と同等である。アナログ積

分器への入力電圧n△は抵抗ラダーから分圧された電圧が入力されるが、ここでは抵

抗ラダーでのノイズは支配的ではないとして理想的な電圧源から電圧が供給される

と仮定する。TAモードでは、コンパレータの結果によって入力電圧n△は＿n△を

とることもあるが、ノイズ解析ではどちらの入力信号が選択されてもスイッチのON

抵抗は同じであるために、入力電圧の正負によってノイズ解析の結果は変わらない。

　　　φ1
n△o＿＿oz’C

　　　φt　　　C1

φ・

CL

n＝C2／Ci

図4．25：ノイズ解析を行うアナログ積分器

　図5．39に示す時間tlの区間は、フィードバック容量を初期化リファレンス電圧脇i

に接続することで出力電圧を初期化しているフェーズである。続いて時間t2におい

て01に蓄積された電荷が容量02に転送される。ここで01と02の比率をとること

で入力参照電圧n△のノイズのゆらぎに耐性を持たせる。このフェーズにおいて出

力されるDC電圧は02／01＝nであるので△である。このフェーズでこの回路の出

力が初期電圧より△だけ高い電位に設定される。続いて時間t3でスイッチφzが切

断されて01に電荷が蓄積される。同様に時間t4において電荷がフィードバック容量

02に転送され電圧がまた△上昇する。このように、t5，t6，…と同様の動作をし、時

刻が進むにつれ出力の電圧が徐々に上昇する。また、この動作をする場合の回路の

ノイズは、1回の積分動作ごとノイズが蓄積される。以上のことから、解析を行う回

路は時刻によって変化するために

・回路の初期状態で蓄積され、その転送後に出力されるノイズ

・入力信号のサンプル時に蓄積され、その転送後に出力されるノイズ（電圧積分

　動作）
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ti　　　　t2　　　　t3　　　　t4　　　　　t5　　　　t6　　　　　　　　　　　　　　t7
トニ→トニ→←二→トニ→トー二十二十ニートー

申∫一

φ・」－浮＝Diiiiiiiiiiii一
φ，b－

図4．26：アナログ積分器の制御信号

　・入力信号転送後に回路から直接出力されるノイズ

を考える必要がある。

　以下に初期状態（句におけるノイズ解析の等価回路、初期状態から参照電圧を転

送した状態（t2）での等価回路、電圧積分モード（t3，勾でのノイズ解析の等価回路に

ついてそれぞれ解析を行う。

4．6．2　初期状態での回路のノイズ解析

　図4．27に初期状態tlでの回路の接続状態と図4．28にノイズ解析のための等価回路

を示す。ここで、等価回路でのGはアンプの入力容量である。ノイズ源は、スイッ

　　　　φ1　cl
n△。一ρっ→

φiC2　φ・
　　　ト・一一一’o－oVi，、

図4．27：初期状態¢1におけるアナログ積分器

チが制御信号によりONしている状態のON抵抗が発生するノイズと、アンプが発
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ご「cT）Va
r・　T

Vo

図4．28：初期状態τ1におけるアナログ積分器のノイズ解析のための等価回路

生するノイズがある。これらのノイズが各々ノイズを発生し、アンプの入力容量Ci

とサンプル容量01にノイズ電荷としてサンプルされる。これらのノイズが次の時刻

t2においてフィードバック容量02に転送される。抵抗Rl，昆，Rr，R，、とアンプで発

生するノイズのノイズスペクトル密度をそれぞれSn1，Sni，Snr，Sns，Sn。mpとすると

　Sn1　＝　　4kTR，

　Snz　＝　4kTRz

　Snr　：　4kTRr

　Sns　＝　　4kTRs

Sn・mp－
奄汲sb．ilE；i．（1十9㎜十9mp　　gmin　gmin）

（4．49）

（4．50）

（4．51）

（4．52）

（4．53）

と記述できる。各々のPSDはスイッチは抵抗体として考え、アンプのPSDは3章と

同様に電流源で発生するノイズを入力のトランジスタの9mで表記している。

各ノイズ源に対し、発生するノイズ電荷は

Q←Sn・f。°°（編。＋・鑑＋CgH…。

　　　　十20in　Ci　Re｛H1α＊Hl　b｝十20inO2Re｛Hlα＊1ヲ’1　c｝

　　　　十201　C2　Re｛Hl　b＊Hl　c｝）鋤F

Qη1劔゜°ぽ。＋・琵b＋鍵。
　　　　－F2（］inOiRe｛」Hiα＊Hi　b｝十20inO2」℃e｛Hzα＊」Ui　c｝

　　　　十20iOiRe｛Hi　6＊」Hli　c｝）（ガ

Qηls批゜°曜。＋儒輪＋c3H3。

　　　　－F20inOiRe｛11rα＊Hr　b｝十2（］inO2Re｛1…乙rα＊Hγc｝

　　　　コー20101」Re｛Hアb＊Hr　c｝）（ぴ

Q←s話゜°蹴。＋c？　H3　・＋　cg　H3。

（4．54）

（4．55）

（4．56）
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　　　　　一F2（膓η01」｛e｛H8α＊H8　b｝十2（）in（》『2ノるe｛∬8α＊H5　c｝

　　　　　十20i　O2Re｛」U8　b＊」U8　c｝）df

Q㌦一Sn・m・　f。∞（（鳥脇。＋o…隠。　b＋鍔脇。

　　　　　十2（フi。0、Re｛」lilαmpα＊」Uαmp　b｝－F　2CinO2Re｛Hαmpα＊Hαmp　c｝

　　　　　十20i　C2　Re｛Hαmp　b＊」Uαmp　c｝）（ゲ

（4．57）

（4．58）

　と記述される。ここでHm　nはノイズ源mからキャパシタ両端へのノードnへの

伝達関数である。それぞれ、相関の項まで考慮して計算する。次の時刻t2において

転送され、アナログ積分器の出力に現れるノイズ電力は以上の成分の加算で表され

るので

　　　　　　　　Q鳩t＝Q渚＋Qηi＋Qnl＋Qnl＋（？nZmp

　　　　　　　　　⊃＿伽…。t
　　　　　　　　　Uτ1　－　　　　　　　　　　　　　　03

とアナログ積分器が初期化動作の後出力するノイズ電力がもとまる。

（4．59）

（4．60）

4．6．3　偶数時刻t2でのノイズ解析

　時刻t2で考えるべきノイズは2種類ある。第一に、時刻t2で各ノイズ源が発生す

る個々のノイズが回路を介して直接出力するノイズである。第二に、時刻t3に切り

替わったときに時刻t2で発生していたノイズの一部が02に残留することで生じるノ

イズである。直接出力されるノイズはt2の時点でのみ一度出力されて他の時刻のノ

イズには影響しない。しかしながら、t3に切り替わる時点で02に残留するノイズは

積分器の動作終了時まで蓄積されたままの状態を続ける。従って、積分回数が増す

ほどこのノイズは増す。

直接出力されるノイズ

　時刻t2で直接出力されるノイズの解析を行う。時刻t1でアンプの入力容量と入力

寄生容量に生じたノイズ電荷は前述の通り、この時刻で転送される。このノイズに

加えて、時刻t2で各ノイズ源が発生するノイズが直接出力される。時刻t2での回路

の状態を図4．29に示し、図4．30にその等価回路を示す。この時刻でのノイズ電荷

はノイズスペクトル密度と伝達関数を用いて

Snl　＝　　4kTRl

Snτ＝　4kTR，

Snfb　＝4kTRfb

Sns　＝　　4kTRs

（4．61）

（4．62）

（4．63）

（4．64）
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φt Ct

工CL

図4．29：時刻t2におけるアナログ積分器

　　　　　　　Vc

xpmtl舘）Va 。丁ず

図4．30：時刻t2におけるアナログ積分器のノイズ解析のための等価回路

　　　　　　　　　Sn・mp一弘㌫（1十9mn十9mp　　　gmin　gmin）

　　　　　　　　　　Q弓一Sn・f。°°o鰐κ

　　　　　　　　　　Qηi－Sn40°°o鰐泓

　　　　　　　　　　Qn｝b－Snfb　f。°°（瀦唖

　　　　　　　　　　Qnl－Sn・　f。°°（鷲躍

　　　　　　　　　Q㌦一Sn・m・　f。°°02脇泓

で示される。各ノイズ源から直接出力に現れるノイズ砺2は

　　　　　　　　Q▲一碗＋9ηi＋嚇＋輌i＋Q臨，

　　　　　　　　　陽一曙

と出力されなくなる。

　　　　　　　　　　　　　　　　　87

（4．65）

（4．66）

（4．67）

（4．68）

（4．69）

（4．70）

（4．71）

（4．72）

で示される。この時刻t2で発生するノイズはアナログ積分器の回路構成が変化する



蓄積されるノイズ

　この時刻t2における回路状態で各ノイズ源から出力されるノイズ電荷が帰還容量

02の両端に蓄積される。この蓄積されるノイズは上記の直接出力されるノイズの一

部担うものである。こノイズがスイッチの切り替わり（t2からt3）において容量02に

残留する。このノイズは、同様にノイズ源から容量02までのPSDと伝達関数を用

いて式

　Sn1　＝＝　4kTR，

　Sni　＝　4kT、Ri

　Snfb　＝　　4kTRfb

　Sn，　＝　　4kTRs

s㌦ガiん㌃ご（1＋9－＋9卿　　　9min　gmin）

Qηlsη・f。∞弓嚇

Qηls融゜°鍵・df

叫一碑∞弓鋤
Qη1劔゜°鍔嚇

QnZ．。　一　Snampfo°°蹴。・df

と示される。残留するトータルのノイズ蜴，は

Q鳩t＝Qnl＋Qプ＋Qnl＋Qnl＋Q乏mP
：2－　Qη…。t
u¢2’＝ @0≧

（4．73）

（4．74）

（4．75）

（4．76）

（4．77）

（4．78）

（4．79）

（4．80）

（4．81）

（4．82）

（4．83）

（4．84）

と記述される。このノイズはアナログ積分器の動作終了時点まで蓄積される。

4．6．4 奇数時刻t3でのノイズ解析

　続いて時刻t3における回路状態とその等価回路を図4．31　．．と図4．32に示す。信号の

線形性を確保するためにアンプの入力側のスイッチであるφzをOFFしている。φz

の代わりにφ．をOFFする方法もあるがスイッチのON抵抗が電圧依存性を持つと

非線形性誤差の要因になるので、φzをOFFする場合を考える。ちなみにφ‘とφ．ど

ちらをさきにOFFしても、この時刻t3における回路の伝達関数は図4．32を見ても

わかるように容量の片側が浮遊状態になるために変化がない。この状態でアンプの
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　　　　　φ1　Cl

n△・－H

C2

→

φ・

φfb

工CL

図4．31：時刻t3におけるアナログ積分器

　　　　　　　　ご「cT）Va　Vnamp。芋

　　　図4．32：時刻ちにおけるアナログ積分器のノイズ解析のための等価回路

入力に蓄積されるノイズは伝達関数と電力スペクトル密度を用いて

　　　　　Snl　＝　　4kTR，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．85）

　　　　　Sn8　＝　　4kT、Rs　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．86）

　　　　Sn・mp－ikTb．ilElin（1＋9mn＋9mp　　　gmin　　　gmin）　　　（487）

　　　　　QηlSη・f。°°（囎。＋・鑑＋2C・・C・R・｛Hi・・H・　b｝）df（4・88）

　　　　　Qη1劔゜°ぽ。＋・ぞ酷＋2C・n・・R・｛H・　・・…b｝）df（4・89）

　　　　Q㌦一Sn・m・　f。°°（（嘉酩m塑。＋o…酩佑塑・

　　　　　　　　　十20inOi　Re｛Hαmpα＊Hαmp　b｝）df　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．90）

で示される。このノイズが時刻t1の場合に時刻t2にて転送されたのと同様に、時刻

t3で発生するノイズは時刻t4で転送されて、以下の式で示されるノイズ電圧を発生

する。

　　　　　　　　　　Q丸一Qnl＋Qni＋Qnl＋Q乏m，　　　（4．91）

　　　　　　　　　　　ag・一曙　　　　（4・92）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　89



4．6．5　時刻tkで発生するノイズ解析

　上記解析の時刻より後のノイズ峨は、スイッチトキャパシタの動作が同じ演算の

繰り返しによることから、kが偶数の時刻の場合は出力されるノイズと蓄積されるノ

イズは時刻t2，ちで計算したノイズと、奇数の場合はt3で計算したノイズと等しい。

4．6．6　アナログ積分器の積分終了時のノイズ

　各々の時刻で発生するノイズは、各々独立であるために電力領域で加算が可能で

ある。ここでアナログ積分器がM回の積分を行ったと仮定する。制御信号は偶数ク

ロック必要なのでM＝21Vとするとその場合のノイズvn？in。1は・

　　　　　　　唖。。1－vn・2＋vnl・＋vn32＋u鳩＋…＋vnM2　　（4・93）

　　　　　　　　　　　　　　　N－1　　　　　　N
　　　　　　　　　　　＝vni2十Σu鳩十Σ吋丘＋1十vnM2　　　（4・94）
　　　　　　　　　　　　　　　　k＝1　　　　　　k＝1
　　　　　　　　　　　＝　　vn12十（N－1）uγL紘十Nvn菱k＋1十vnM2　　　　　　　　（4．95）

　　　　　　　　　　　＝＝　vni2十（N－1）vn52十Nvn§十vn22　　　　　　　　　　　（4．96）

と記述されて、トータルで最終的にアナログ積分器から出力されるノイズ電力は

　・初期化時にサンプルされて転送されるノイズvni2

　●偶数時刻（最終時刻以外）ごとに02に蓄積されるノイズuη泉（＝㊨η；）

　・奇数時刻（初期化時以外）ごとにサンプルされて転送されるノイズu嘘＋1＝

　　（吋）

　・最終時刻に直接出力されるノイズvnM2（＝vn22）　　　　　　　　　　’

で示されるノイズの電力の合計となる。

4．7　ノイズの計算と各パラメータへの依存

　以上の解析式から実際にSPICE回路シミュレーションを行いノイズ解析を行った。

用いたデフォルトのパラメータを表4．1に示す。この解析での目的はノイズ低減効果

が最も得られる0．4LSBのノイズを出力する回路構成を探索することである。これ

らの値を基準に各素子のパラメータを変化させて、ノイズが素子パラメータにどれ

ほど依存するかを解析した。1
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表4．1：積分器のノイズ解析パラメータ

9m仇 （transconductance　of　column　amplifier（input）） 700μΩ一1

9mη （transconductance　of　column　ampli丘er（nMOS）） 99．94μΩ一1

9mp （transconductance　of　column　ampli丘er（pMOS）） 58．756μΩ一1

R1 （on－resistance　of　input　switch） 2．5kΩ

昆 （on－resistance　of　feed－back　switch） 2．5kΩ

阜 （on－resistance　of　feed－back　switch） 0．5kΩ

R∫b （on－resistance　of　feed－back　switch） 0．5kΩ

R8 （on－resistance　of　feed－back　switch） 2．5kΩ

01 （sampling　capacitor） 125fF
02 （feed－back　capacitor） 2pF
Gη （stray　capacitance　of　column　amplifier） 140fF

G （load　capacitor） 40fF

T （room　temperature） 27°C

　‖
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ユ
ゆ

．竺200
0
三

え　loo

言

0
　　0

一4ヨー－@lntegrated　noise＠t2

－→←－Directly　sampled　noise＠t2

－△－Sample　and　transfer　noise＠t3

0 　0．5　　　　1　　　　　1．5　　　　2

Load　Capacitance　Ct【pF】

図4．33：負荷容量Ctに対するノイズ電圧

4．7．1 ノイズの負荷容量○への依存

　以下に負荷容量Clを40fF，0．5pF，1pF，1．5pF，2pFとパラメータを変化させたときの

各々のノイズを図4．33に示す。結果から、偶数時の時刻で直接出力されるノイズが

支配的であることがわかる。この支配的なノイズは負荷容量に大きく依存し、容量

を大きくすることでノイズを低減できることがわかる。偶数時の演算で残留するノ

イズは支配的ではないが約2．5pa　V，m，程度である。また、同等程度のノイズが奇数ク

ロック時に発生し、偶数クロック時に出力される。初期化時のノイズは5paV。m，程度
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である。

4．7．2　ノイズの入力容量01への依存

　続いて、アンプに接続される入力側の容量01への依存性を検証した。入力容量01

に対するノイズ電圧を図4．34に示す。解析の結果、入力容量が大きくなるにつれて

ノイズが若干増加する傾向が見られた。アナログ積分器が出力する電圧は、この入

力容量01と帰還容量02との比で決定されるので、入力換算ノイズとして考えると

C1／C2の係数がかかるため低減できることがわかるが、実際に出力するノイズは増

す傾向があることが確認された。また、回路が発生する支配的なノイズである偶数時

刻t2で発生する直接出力されるノイズはこの容量に依存しないことが確認された。

T∈
＞300
号

き200

Z
言
Ω．100
言

o
0

一◆－Initial　noise

＋lntegrated　noise＠t2
一周一Direct　noise＠t2

－　Sample　and　transter　noise＠t3

0　　　0．2　　　0．4　　　0．6　　　0．8

　1nput　Capacitance　Ci［pF］

図4．34：入力容量01に対するノイズ電圧

1

4．7．3　ノイズの帰還容量C2への依存

　アンプに接続される帰還容量02に対する依存性を図4．35に示す。結果より、時刻

t3で直接出力されるノイズは帰還容量の大きさには影響があまり見られないが、そ

のほかのノイズについては大きな依存性が見られる。これは、アンプの入力に蓄積

されるノイズ電荷量は、回路の切り替わりにおこるスイッチングでは変わらないも

のの、転送されて容量の両端に現れる電圧が容量が小さいと増すためであると考え

られる。逆に考えると、帰還容量が大きいとノイズ電荷に対して発生するノイズ電

圧が小さくなるという解釈が可能である。また、この容量はサンプルされて転送さ

れるノイズに大きく関係しているので、ノイズ低減のためにはある程度の大きさの

デバイスを用いることが必要となることも示している。
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図4．35：帰還容量02に対するノイズ電圧

4．7．4　ノイズの帰還容量Ciへの依存

　つぎにアンプの入力に接続される寄生容量Gに対するノイズ電圧を図4．36に示

す。解析結果から、出力されるランダムノイズはアンプの入力容量には支配的では

ないことが示された。図では若干判断しにくいが、容量Gに比例して奇数時刻にサ

ンプルされて転送されるノイズが増加することを確認した。

T

’δ200

Z
言

暑100
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　0
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図4．36：入力寄生容量Ciに対するノイズ電圧
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4．7．5　ノイズの帰還スイッチのON抵抗R，への依存

　次に初期化の時点でのみ使用されるアンプの入出力を接続するスイッチのON抵

抗R。のノイズへの依存を図4．37に示す。この結果から、スイッチのON抵抗はノイ

ズにほとんど無関係であることを確認した。スイッチによっておこるチャージイン

ジェクションなどを低減するためにもアンプの応答が間に合う限り最小サイズのト

ランジスタをスイッチとして使用することがよいと結論づけられる。

τ
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ユ
ゆ

』2200
0
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え100
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0
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一lntegration　noiSe＠t2

－A－Sample　and　transfer　noise＠t3

0　　2　　4　　6　　8　　10
Feedback　Resistance　Rs【kOhm］

図4．37：0N抵抗R，に対するノイズ電圧

4．7．6　ノイズの帰還スイッチのON抵抗昆への依存

　フィードバックキャパシタに直列に接続されたスイッチのON抵抗R、のノイズへ

の影響を図4．38に示す。この結果から、スイッチのON抵抗島は直接出力される

ノイズに影響することを確認した。それ以外のノイズに関してはあまり相関がない。

従って、このスイッチは直接出力されるノイズが支配的にならないサイズを選択す

る必要があることを判断できる。

4．7．7　ノイズの帰還スイッチのON抵抗Rrへの依存

　同様にアンプの出力側に02と直列に接続されたスイッチのON抵抗R，のノイズ

への影響を図4．39に示す。結果は先ほどの昆の結果と同じく、時刻t3で発生する

ノイズに相関がある特性となった。熱雑音以外のノイズを考慮するとアンプの入力

に近いスイッチ昆よりも、こちらの抵抗Rrのサイズを大きくしてノイズを低減し

た方がクロックフィードスルーやチャージインジェクションの観点からも良いと思

われる。
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図4．38：0N抵抗昆に対するノイズ電圧
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図4．39：0N抵抗Rrに対するノイズ電圧

4．7．8　積分動作により積分器に蓄積されるノイズ

　以上の解析結果から、積分動作により積分器に蓄積されるノイズを算出した。解

析結果から、ノイズと一番の相関がある負荷容量Clに対して積分動作を行ったとき

の解析結果を表4．2に示し、この結果と式4．96より得られる結果を図4．40に示す。

　各々積分回数が増すごとにノイズも積分されてことが確認された。

　理想的には、時刻t3で発生する直接出力されるノイズがノイズ低減効果に寄与し、

それは△をlmVに設定して、積分器の負荷容量を40fFとした場合最大限のノイズ

低減効果が得られる約0．4LSBのランダムノイズとなる。

　しかしながら、時刻t3で発生するノイズの一部が積分器に残留し、単位ステップ
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表4．2：アナログ積分器の負荷容量に対するノイズ電圧（rms）

q 0．04p」F 0．5pF 1．0ρF 1．5pF 2．OpF

砺（初期化時に発生するノイズ） 48．0μγ 47．5μγ 47．1μV 46．6μV 46．1μV

u娠（偶数時刻で発生し蓄積するノイズ） 11．7μγ 14．9μγ 15．7μV 16．0μγ 10．0μV

uη2た＋1（奇数時刻で発生し蓄積するノイズ） 18．5μV 18．9μV 18．9μγ 18．9μV 18．8μV

肌M（時刻Mで発生するノイズ） 372μγ 121μV 87．7μV 72．3μV 62．9μV
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冠300
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←

　200

100
0　　　　200　　400　　600　　800　　1000　　1200

　　　　　1ntegration　Times

図4．40：アナログ積分器の積分回数に対するノイズ電圧

△がノイズの影響を受けて正確な△を出力しなくなることを確認した。

4．8　積分器が蓄積するノイズを考慮したノイズ低減効果

　　　　の見積もり

　積分器の初期動作と参照電圧を出力している偶数時刻tnで発生するノイズは負荷

容量OLに依存するが、約100pa　V，m、から350μMm，のオーダーで発生する。実際、ノ

イズ低減効果が最大になるのは比較器に入力されるノイズが0．4LSB程度の時であ

るので、単位ステップムをlmV程度に選択して負荷容量OL＝40fFに選択した場

合に最大限のノイズ低減効果が得られる。しかしながら、ノイズ低減効果に寄与す

るのは直接出力するノイズのみである。初期動作で積分器が発生するノイズと積分
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器が蓄積するノイズはノイズ低減効果に寄与しない。

　積分器が参照電圧発生のために、入力信号をサンプルし転送する動作では、初期

動作で発生するノイズよりも低いものの、1ステップごとに約20pa　V，m，発生するこ

とがわかる。

　従って、2重積分型A／D変換器のランダムノイズ低減効果と量子化ノイズ低減効

果を見積もるためには、参照電圧発生器である積分器の帰還容量02に残留し蓄積さ

れるノイズもあわせて考慮する必要がある。ノイズ低減効果を見積もるときに行っ

た理想的な単位ステップムを積分器のランダムノイズの影響を考慮して、△＋δ、と

して計算し、その誤差が蓄積（累積）されることを前提に以下の解析を行う。

・入力信号のランダムノイズの標準偏差（δ）が0から2LSB

・積分器が蓄積するランダムノイズの標準偏差（δ。）が0．02LSB

・積分回数は1024，512，256，128，64回を比較

積分器が蓄積するランダムノイズは1LSB＝△＝lmVとした場合に0．02LSBは
20paV。m，に対応し、これは解析で得られた1サイクルあたりに蓄積されるランダムノ

イズと同等のレベルである。

　02rロ0．18
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図4．41：積分器が0．02LSB（20μγ）の誤差を蓄積する場合のアナログ積分器の積分回

数に対するノイズ電力

　積分回数が64回で、積分器が毎回20μVのノイズを蓄積すると仮定してた場合の

シミュレーション結果を図4．41に示す。

　結果から、積分器が蓄積するノイズがわずか0．02LSBであってもノイズ低減効果

を著しく低下させることを確認した。本来積分回数が増すことでランダムノイズと

量子化ノイズの低減を行うものであったが、アナログ積分器が蓄積する誤差が積分
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動作により支配的になりノイズ低減効果を著しく低減する。このシミュレーション

結果はTAモードでのノイズのみを考慮したシミュレーションから導かれたもので

あることから、実際の回路ではIADCモードで重畳するノイズを考慮すると、回路

的な工夫なしではさらに特性が悪化することが懸念される。

　ここで、実際にどの程度までアナログ積分器が蓄積するノイズを低減すればノイ

ズ低減効果に有効であるかを見積もる。

　図4．42に、入力されるノイズとアナログ積分器が蓄積するノイズによって、入力

換算ノイズがどの程度まで低減するかを示す。
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図4．42：各々の積分回数で入力のランダムノイズとアナログ積分器が蓄積する誤差

に対するノイズ電力

図4．42より、積分回数が64回程度ではアナログ積分器が蓄積するノイズは支配的
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にならない。しかしながら、積分回数が256回になると、アナログ積分器が1クロッ

クサイクルあたり0．02LSB（20μV）のノイズを蓄積した場合にはノイズ低減効果が

あらわれなくなる。

　一方、全積分回数の領域においてアナログ積分器が蓄積するノイズが0．OOILSB（1μV）

程度に低減することができると考えた場合には、本方式のノイズ低減効果が有効であ

ることがわかる。図4．43にアナログ積分器が蓄積するノイズが、1クロックサイクル

あたり0．OOILSB（1μγ）の時の入力換算ノイズ電力とそのときのA／D変換器の改善

効果を示す。改善効果の算出はアナログ積分器が蓄積するノイズをσ、＝0．OOILSB
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図4．43：積分器が0．OOILSB（1μV）の誤差を蓄積する場合のアナログ積分器の積分回

数に対するノイズ電力と改善効果

としこれを考慮して

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Nrq
　　　　　　　　　　　　　B＝1092　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．97）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　（1／12十σ2十σZ）

とA／D変換器がBbit改善することして計算した。

　結果から、アナログ積分器の誤差がごく小さいσ、＝0．OOILSBの程度でのノイズ

低減効果はほぼ理想状態と遜色ないことがわかった。アナログ積分器が蓄積するノ

イズがO．OOILSBになると、画素から読み出し回路でのA／D変換をを含めたトータ

ルの系としてのノイズはダーク時には量子化ノイズのみとなる。カラムA／D変換器

に10bitのA／D変換器を用いて、1024回の積分により15bitの分解能を得たと仮定

すると、S／N比が2010g（2－15）2／12＝101dBを達成可能である。
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4．9　まとめ

　CMOSイメージセンサのカラムに集積するA／D変換器で、かつA／D変換器自身

の量子化ノイズを低減する回路として、2重積分型A／D変換器を提案した。本方式

は、3章で提案した適応ゲイン増幅器を使用した入力信号が低照度の場合に有効な

ノイズ低減範囲よりも広く、入力信号全体にわたるノイズ低減が可能である特徴を

持つ・また、帯域の狭いカラムにおいてA／D変換を行うために、出力時に広帯域の

ノイズが重畳しないために、カラムノイズ低減処理と組み合わせることで低雑音読

み出しを可能とする。この2重積分型A／D変換器は通常のA／D変換を行うインク

リメンタルADCモードとランダムノイズと量子化ノイズを低減する信号追従・平均

化モードを持ち、インクリメンタルADCモードで粗くA／D変換をし、続く信号追

従・平均化モードで回路自身が発生するランダムノイズとA／D変換器が発生する量

子化ノイズの双方を同時に低減する効果をもつ。低減効果の確認のため、2重積分型

A／D変換器の量子化ノイズ低減効果の解析を行った。状態遷移の確率による解析手

法を提案し、数値計算による検証を行ない、それが乱数を用いたシミュレーション

と一致することを確認した。A／D変換器の量子化ノイズ電力は積分回数が増えるに

つれディザリング効果で理論通り減少し、また、このとき量子化ノイズ低減のため

に入力に重畳したランダムノイズも積分回数が増すにつれてともに減少しているこ

とを確認した。最も効率よく量子化ノイズを低減するにはノイズの標準偏差がイン

クリメンタルADCモードの分解能の0．4LSB程度になるように設計すると最大限の

効果が得られることを示した。ノイズ低減効果が最大の場合には、2重積分型A／D

変換器が1024回の積分動作でノイズ電力は約4から5bitの改善効果を得ることが可

能で、これまでのカラム並列A／D変換器と比べて非常に低ノイズ、高ダイナミック

レンジ出力になることが解析結果から得られた。

　量子化ノイズ低減効果に使用されるランダムノイズは、外部より入力されるので

はなく回路自体が発生する熱ノイズを使用する。実際に最大限のノイズ低減効果を

得るために、回路がどの程度の雑音を発生するかを見積もった。設計した回路が発

生するノイズは約0．4LSB程度であり、実際にランダムノイズ低減効果を得られる

最良のノイズレベルとなった。しかしながら、この発生したノイズがアナログメモ

リであるキャパシタに残留し、積分のたびにそれが蓄積されノイズ低減効果に影響

することがわかった。この蓄積されるノイズが0．OOILSB以下の場合は、　A／D変換

器の読み出し回路の誤差が量子化誤差のみとなり、S／N比では100dBを超える可能

性がある。これが実現した場合には、センサのノイズは受光時に生じるショットノイ

ズのみとなり、非常に高階調な画像を取得できる。

　2重積分型A／D変換器に使用されるアナログ積分器がノイズを蓄積しない回路構

成にすることで、理論通りのノイズ低減効果が得られるものと考える。
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第5章

適応積分機能共有カラム並列巡回型

A／D変換器

5．1　はじめに

　本章では、適応機能共有カラム並列1．5bit巡回型A／D変換器について述べる。

　3章で述べた適応ゲインカラム増幅方式［1］［2］は、入力側の容量と帰還側の容量比

を入力信号の大きさにあわせて適応的に変化させることで、信号を増幅することで

入力i換算でノイズ低減を行った。試作したイメージセンサから得られた結果は、カラ

ムでの処理は低ノイズ化に非常に有効であることが確認された。更なる低ノイズ化

を目標とし、低照度のみではなく高照度側の入力信号に対してもノイズ低減を行な

い、かつA／D変換器自身の量子化ノイズも低減する2重積分型A／D変換器を提案し

た［3］。量子化ノイズの低減に使用されるランダムノイズは、回路自身が発生する熱

ノイズを用る。このノイズレベルは最も量子化ノイズの低減効果が高い0．4LSBで

あり、外部よりノイズを重畳する必要がないことも確認した。また、2重積分型A／D

変換器の積分動作で発生するノイズは、1回の積分あたり約20psV。msと非常に小さい

ことも確認した。このノイズは積分回数が増すに連れて蓄積されるものの、積分回

数が少ない場合は非常に低ノイズに積分動作が可能であることを示す。積分器の低

ノイズ演算特性を有効に活用することで、低ノイズ読み出し回路を実現する。

　ここでは新たに、高照度側のダイナミックレンジを確保しつつ低照度側のダイナ

ミックレンジ拡大方法するとして、入力信号を適応的に積分しつつA／D変換を行う

方式を提案する。入力信号のダイナミックレンジを確保しつつ、低照度側のランダ

ムノイズの抑制方式として適応的に積分を行う。積分を行うことで、ランダムノイ

ズを入力換算で低減できることに着目する。本方式の利点は、最もノイズ低減効果

の高いと考えられるカラムでの処理を有効に活用しつつ、積分を実現する回路を従

来の方法よりも少ない面積で行うことを可能とする点である。また、積分効果によ

りランダムノイズのみならず1／fノイズも低減できる可能性を狙ったものである［4］。

この文献［4］によれば8回程度の積分で1／fノイズの低減限界とほぼ同等のレベルま

で低減できることを述べている。

　もう一つの利点として、本方式は適応積分器が1．5bit巡回型A／D変換器［5］とし

て動作することである。

　近年報告されているカラムのA／D変換器で主なものは、逐次比較型［6］［7］［8］、積
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分型［9］［10］［11］、△Σ型［12］、巡回型［13］［5］がある。逐次比較型は高速で動作する

ものの、分解能を向上させるためにミスマッチの抑制のためデバイスサイズが大き

くなる欠点がある。積分型はカラムの占有面積を小さくでき、読み出し方法などを

工夫することでダイナミックレンジを広くとることが可能であるが、A／D変換に時

間を要する。前章の2重積分型は、これに考え方が近い方式である。△一Σ型A／D

変換器は精度は取りやすいものの、オーバーサンプリングを行うために読み出し速

度が制限されたり、高次のデジタルフィルタを搭載する場合の回路面積が問題とな

る。巡回型は回路の面積が大きくなりがちであるといった欠点があったが固で欠点

を克服する1．5bitのカラム巡回型A／D方式が考案され、分解能も今まで発表されて

いるカラムA／Dの中で一番高い12bit精度を実現している。

　A／D変換器の1．5bitアーキテクチャ［14］はカラムの限られた面積において高精度

のA／D変換器を実現するための非常に重要な技術である。適応積分器に可能な限り

少ない回路を追加することで1．5bit巡回型A／D変換器を構成し、読み出し演算時間

領域で機能を変更することで面積の削減を図る。適応積分器には、入力信号のレベル

判定を行う比較器、積分演算を行う積分器とこれらの制御回路から構成される。こ

の比較器と比較電圧は、特別な回路の付与なしに1．5bitA／D変換器に用いる比較器

と比較電圧にそのまま使用することが可能である。1．5bitのA／D変換器には、計2

つの比較器が必要であるために、適応積分器にわずか一つの比較器とA／D変換器の

ための制御回路を追加することで適応積分器が1．5bitのA／D変換器として動作が可

能である。

　カラム回路はカラムの列すべての回路が同じタイミングで動作するために、各カ

ラムで各々が制御する回路はわずかである。そのため各カラムで必要となる制御回

路は小規模で済む。実際、適応積分器に1．5bit巡回型A／D変換器の機i能を追加した

回路と1．5bit巡回型A／D変換器単体での回路では、わずか15個程度のデジタルロ

ジックの差である。

　このように、適応機能共有カラム並列1．5bit巡回型A／D変換器はカラムという限

られた面積においてノイズ低減を行いつつ高精度のA／D変換を行う方式としてとて

も有用である。以下その詳細を述べる。

5．2　適応積分機i能共有カラム並列1．5bit巡回型A／D変

　　　　換器を用いたCMOSイメージセンサの構成

　図5．1に適応積分機能共有カラム並列1．5bit巡回型A／D変換器を用いたCMOSイ

メージセンサの構成を示す。

　受光部は64×64の画素アレイ、適応積分機能共有カラム並列1．5bit巡回型A／D

変換器、出力信号のメモリ、これらを制御するスキャナなどの制御回路からなる。以

下、順に画素部とその動作、カラム増幅器の構成、比較器の構成とその動作、その

後1．5bitA／D変換器の構成と動作を述べる。
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・Digital　Output

　・lntegration　Code

　・・RSD　Code

P：Pixel

AI：Adaptive　lntegration

Mem．：Memory

図5．1：適応積分機能共有カラム並列1．5bit巡回型A／D変換器を用いたCMOSイ

メージセンサの構成
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5．3　画素部の構成

　本方式のイメージセンサを作成下プロセスはTSMCの0．25μm，CMOSイメージセ

ンサ専用（CIS）プロセスである。これはCMOSイメージセンサ用に画素部の不純物

濃度をチューニングしたものであるが、埋め込みフォトダイオードは使用できない

プロセスである。また、4丑タイプの画素であると電荷の完全転送が不可能なため

3Tr構造で作成した。図5．2に画素部の構成を示す。画素部はフォトダイオード4つ

φP・一一一一「一一一一1一一

一＿一＿＿亙ゴ
R

緬

図5．2；画素部の構成

で受光しPMOSのソースフォロワで信号を読み出す。フォトダイオード4つで1つ

の画素として受光を行う。

　画素アンプをPMOSソースフオロワで作成する理由は2つある。まず、　PMOSト

ランジスタは1／fノイズがNMOSトランジスタに比べて約1桁低いといわれるため

である。これはネイティブのトランジスタが、PMOSの場合は閾値が高すぎるため

に、同属性のP型の不純物が酸化膜とチャネル界面にドープされ閾値調整された結

果、チャネルのできる領域が界面よりもわずかに深いところとなり、界面の欠陥の

影響を受けにくいため1／fノイズの抑制につながることに起因する。

　このPMOSの低1／fノイズ特性に加えて、さらに1／fノイズの低減を行うために

基板電位をφP、で一時的にグランド電位に落とす機能を追加する。この機能は有効無

効の切り替えができるように設計した。これは、NMOSのソースフオロワでは画素

部の基板全体が共通のグランド電位になっているため不可能であるが、PMOSなら

ば各々のソースフオロワを構成するトランジスタがn．wellで分離されているため可
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図5．3：画素部トランジスタのトラップ

Sio2

Poly　Si output

　　　n－well

＜一 ﾓps

図5．4：画素部トランジスタのトラップ初期化

能である。1／fノイズは、図5．3に示す欠陥準位にトラップされたチャージが時間的

に不規則にリリースされることが原因で発生すると考えられている。一旦基板電位

をグランドに接続すると、PMOSの酸化膜とチャネルの界面に存在するダングリン

グボンド（欠陥準位）のチャージを一度クリアし、かつ多数キャリアである電子で欠

陥準位を満たすことが可能である。図5．4のように、読み出す前に一度欠陥準位にト

ラップされているチャージをすべて取り去ってから（グランド電位に落としてから）

読み出すと、電圧をグランドレベルに落とした直後に欠陥準位にチャージがトラッ

プされるが、画素信号の読み出し時間内にリリースされるものはごくわずかになり、

1／fノイズが低減できる。実際に、文献［15］では1／fノイズがこの操作により低減さ

れていることが確認されている。

　画素の構成は3Tr方式であるために、　CDS（相関2重サンプリング）は画素の固定

パターンノイズのキャンセル効果しかなく、リセットノイズは除去できない。3Trタ

イプの画素でリセットノイズの除去を行うために、さらに読み出し方式を工夫する。

図5．5に画素部の制御信号を示す。まず、画素が垂直選択信号により選択されて、画

素にリセット信号が入力される。このとき、スイッチφp，が動作するモードであれば

ソースフォロワの出力をスイッチφp，によりグランド電位に接続し、PMOSのチャ

ネルに存在する欠陥準位にトラップされているキャリアをすべてリリースする。そ

の後φP。、Rの順にスイッチを切る。ソースフオロワを通して画素のリセット信号が

出力され、カラムの適応積分器によって適応的に信号が積分、A／D変換される。
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図5．5：画素部の制御信号

　その後、チップ外部にLIGHT信号を出力し、外部の光源を発光させる。信号検出

部であるフローティングデフユージョンの電位は受光したことにより変化している。

これをソースフオロワを介してカラムに出力し同様に適応積分とA／D変換を行う。

　得られたリセットレベルと信号レベルの相関差分を取ることで、デジタル領域で

CDSを行う。この読み出し方式により、3Tr型の受光部の構造を持ちながらソース

フォロワのFPNとリセットノイズの両者に相関を持たせることができるため、画素

のランダムノイズと固定パターンノイズに対してノイズキャンセル効果を得ること

が可能である。

5．4　適応積分機能共有1．5b巡回型カラムA／D変換器の

　　　　構成

　図5．6に1．5bit巡回型A／D変換器として動作が可能な適応積分器の構成を示す。

なお簡単のために、この回路にはA／D変換のためのDACのスイッチを制御する制

御回路と適応積分を行う際のスイッチの制御回路は示していない。これは各スイッ

チの状態により、適応的に信号を積分する積分器と1．5bitサイクリックA／D変換器

として動作が可能である。この回路を使用しない場合、図5．7に示すように入力の

CDS（相関2重サンプリング）回路、アナログ積分回路、巡回型A／D変換回路から

構成され、半回路の場合で全体としてキャパシタ7つとアンプ4つが必要である。ま

た、図には示していないが、適応的に積分を行うための比較器も積分器の出力に必

要になる。さらに、全差動の場合はキャパシタが14個も必要になる。一方提案方式

の構i成では、図5．6に示すように全差動でキャパシタ4つとアンプ1つでアナログ積

分と、A／D変換を行うことが可能である。提案方式を用いることにより、面積と消

費電力の大幅な削減が可能である。
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i・v・ef卜一eq

DH

DL

図5．6：適応積分機i能共有1．5b巡回型カラムA／D変換器の構成

鷲＝嶽 i・2・P・・ati。n　u・i・

諺丁。C。mp。，at。，

Analog　lntegrator　　　　　A∫D　Converter　Core

図5．7：従来方式の組み合わせでの適応積分機能共有1．5b巡回型カラムA／D変換器

の構成例

5．4．1　増幅器の構成と特性

　1．5－bitのA／D変換器の内部回路である増幅器は前章である4章に記述したものと

同じ回路を使用する。これは周波数特性、開ループゲインが仕様の要求を満たし、か

つカラムの回路幅が同じ条件ためである。

5．4．2　比較器の構成

比較器も同様の理由から、前章である4章で記述した回路を使用する。

5．4．3　比較器の動作

1．5－bitA／D変換器で用いる比較器の動作を説明する。これは回路構成が同じ5章

とほぼ同じ動作になる。4章の場合は入力される電圧がインクリメンタル動作をする
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＋1／4Vref

・1／4Vref

図5．8：リファレンス信号をサンプルしている時の回路の状態

C　　Vx．

v・＋←一」叫

v唖一一」叫
C

Vx．

comp・
Amp．

図5．9：増幅器からの信号をサンプルしている時の回路の状態

アナログ積分器が発生した参照電圧であったが、本方式の場合は、チップ外部から

入力される参照電圧が入力される。

　まず、比較器の入力にはφ。i2によりリファレンス電圧が入力される。その時プリ

アンプの入出力はφ。、によりショート状態になる。この時、アンプのショート電圧Vs

と入力のリファレンス電圧とで決定される電荷が容量0に蓄積される。初期状態で

の回路の状態を図5．8に示す。入力側の容量0に蓄積される電荷をそれぞれQ＋，Q一

とすると、

Q＋一・（＋iVref－Vs）

　　　　　　1
Q－＝＝o（一評・f－　Vs）

（5．1）

（5．2）

と示される。ここで1／4Vr。fは差動動作をするA／D変換器の出力電圧のフルスケー

ルが土2V。1。fとして設定される電圧である。続いてφ。、の接続がOFFし、入力信号が

φ。z2とφ。z1がON・OFF切り替わることにより前段の演算増幅器からの出力が容量

の片側に入力され、回路の状態が図5．9で示される構成に変化する。比較器がこの状

態の時、プリアンプの入力であるVx＋，以＿はそれぞれ

Q＋＝0（V。＋－Vx＋）

Q－　＝　o（v。＿－Vx＿）

（5．3）

（5．4）
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と電荷保存則から導かれる。これらの式5．2，5．4から

　　　　　　　　　1
V・＋＝V・＋＋V・　一　EVr・f

　　　　　　　　　l
V・一＝V・一＋Vs＋tVr・f

（5．5）

（5．6）

さらに両者の差分を求めると、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
　　　　　　　　　　　V・＋一　V・一＝（V・＋－V・一）一　5Vr・f　　　（5・7）

となる。この式の意味するところは、前段の増幅器の出力の差であるV。＋－V。一と

3Vr。fの差分が比較器のプリアンプに入力されることを意味する。この入力電圧の差

はφORが”1”になることによりプリアンプのゲインで信号が増幅され、その後出力

される。後の動作は、4章で記述した動作と同様に後段のラッチ回路に接続されてデ

ジタル値に変換され次の判断までデータを保つ。

　比較器の参照電圧＋1／4・Vr。fと一1／4・Vr。fの接続が逆であった場合、比較器は

V。＋－V。＿が一3Vr。fよりも高ければ最終的に”1”を出力する回路になる。これは、比

較器の入力であるV。＋，V。＿を逆に接続しても同様の結果が得られる。

5．5　適応積分機能共有1．5bitA／D変換器の動作

5．5．1 適応積分機i能共有1．5bitA／D変換器の積分器としての動作

Cl

　　　　　　　　　　　
…pトーイ6－一ヨ
　　　　Φi・　　φtl

…m←一ぺ←↓→
　　　　　　　　　C2

φb

Φs

2

m　　p

mP

2 φs

一φb　　　　　C1

VoUtp

Voutm

図5．10：積分器として動作している場合の回路の構成

　図5．10に、提案する回路が積分器として動作しているときの回路図を示す。積分

器として動作する際は、φ乞とφ∫bはそれぞれON、　OFFの状態のままであり、また、

DACは動作していない。出力の比較器とその制御を行うコントローラは簡単のため

図中には示していない。以下、この回路の積分動作を説明する。
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…pトーH　　　　tpin
・・nm←一一一→

Voutp

Voutm

図5．11：積分器の初期化時の回路の状態

積分器のサンプル動作

　入力信号をサンプルする場合の回路の状態は図5．11に示すように、増幅器の入出

力をφ，の制御によりショートし、キャパシタ02の増幅器側を仮想接地点に接続す

る。キャパシタ02の逆側は入力信号にスイッチilinを通して接続される。イメージ

センサ場合では、この回路の入力信号の片側は画素のソースフォロワ出力になる。も

う一方の入力には、画素のリセットレベル付近のリファレンス電圧が接続される。

　この状態で、入力側のキャパシタ02に入力信号に比例した電荷がチャージされる。

その電荷量は、入出力ショート時の電圧をV。。m、入力正側の容量に蓄積される電荷

をQ＋、負側をQ一とするとそれぞれ

Q＋－0、（V、n，－Vc。m）

Q－＝02（Vi。m－Vc。m）

（5．8）

（5．9）

と記述できる。これが入力信号をサンプルするときに入力側の容量02に蓄積される

信号電荷量である。

積分器の積分動作

　次のフェーズでスイッチφ。，ilinを切り離して、次にφ6，φ£と順に接続する。φzに

よりキャパシタ02の入力端が接地され、容量にチャージされていた電荷がフィード

バック側のキャパシタ01に転送される。この状態の回路図を図5．12に示す。入力側

にチャージされた電荷が完全に出力側に転送されると仮定すると、出力は

v…p一
､一皇（V，np　一　Vc。m）

v…m－
ｩ6（v・nm－v・・m）

（5．10）

（5．11）
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・，

　　　　C2

φb

2
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2

mPφb

C1

Voutp

Voutm

図5．12：積分器の演算時の回路の状態

となり、単純に入力側の容量02と出力側の容量01の比で入力信号が出力に転送さ

れる。

　02に蓄積される信号電荷がすべて01に転送されるとスイッチφb、φ孟が切り離さ

れ、ilinと順次接続されて先の図5．11で示される回路状態に戻る。ここで、フィード

バック容量に転送動作によって蓄積されたチャージ亮（v、np　一一　Vc。m），完（V、nm　一　Vc。m）

はスイッチφ6で分離されて浮遊状態となるため、そのまま保存される。2回目以降

の入力フェーズは図5．13に示される状態になり、同様に図5．12に示される回路状態

で出力側に入力側のキャパシタ02にチャージされた電荷が転送される。この時の電

荷は、転送前にキャパシタ01に蓄積された電荷Qご，Qごに加算される。2回目の積

Cl

　　　　　　　　c2

…p←－H　　　　¢in

…m－－獅　　　　　　　　C2

φb
Sφs　　　　　　　　Qよ

2

m　　p

mP

2 φs

Q‘

（
C1

Voutp

Voutm

図5．13：2回目以降の積分器の入力サンプル時の回路の状態
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分動作後の出力は、式で示すと

昭吻　：

臨m一

Q，。to2・v、n＋Qオ

01　　　　01
26・（v・・p－v・・m）

Q，。to2・v，n＋Qご

01　　　　01
2緩・（脇m－Wm）

（5．12）

（5．13）

（5．14）

（5．15）

となる。以降、図5．13と図5．12で示される回路の状態を繰り返すことにより、積分

動作が可能となる。ここで注意しなければならないのは、適応ゲイン方式と同様、ア

ンプの出力電圧の飽和である。この積分動作で、出力信号が飽和しないように積分

回数を適応的に変化させることが必要である。

5．5．2 適応積分共有1．5bitA／D変換器の適応積分動作

積分回数を適応的に動作させるためには、転送されて出力される電圧がどのレベ

ルにあるのかを判定し、それを回路にフィードバックする必要がある。この方法は、

図5．14に示すように増幅器の出力に比較器を接続し、その出力で積分回数を制御す

ることで実現する。入力信号Vinp一脇m＝Mnは正であり毎回同じ値を出力し、　A／D

・・叩←一♂／HH
　　　φi・　φtl
…mトーぐ一一；－1

　Cl

図5．14：適応積分回路

変換器のフルスケールが＋2Vr。fから一2Vr。fまでのFS＝4Vr。fで比較器の閾値Vth．、

を＋Vr。fに設定し、16回の適応積分をすると仮定する。1回の積分の終了時に比較器

で閾値と比較し、その閾値を超えていれば積分を終了する。超えていなければもう

一度積分する。2回目の積分の終了時に、同じく閾値と比較し、閾値を超えていれば

積分を終了する。閾値を超えていた場合、さらに2回の積分を行う。同様に、4回目

と8回目の積分終了時に各々比較器で閾値と比較をして、積分を16回まで行う。こ
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0
0 0．2　　　0．4　　　0．6　　　0．8

　　　　1nput　IV］

図5．15：16回適応積分回路の出力

1

のような動作を繰り返すと、最終的な出力波形は図5．15に示すものとなる。なおこ

れは、16回の積分のみでなく2n回積分を行う場合は、各々2k，（n＝O，1，…，n－1）

回の積分終了時に比較器を動作させることで回路の状態を制御することが可能であ

る。2のべき乗で比較器を動作させることで、デジタル領域での補正はビットシフト

のみの簡単な演算で入力換算が可能となる。

適応積分器の比較レベル

　図5・15からわかるように、比較器の閾値を＋Vr。fに設定すると、誤判定を起こし

たときに積分器の出力が飽和してしまう可能性がある。例えば、入力信号が6Vr。f／5

の場合に誤判定が起こりもう一度積分されてしまった場合、出力信号は12Vr。f／5と

なりフルスケールの最大値＋2Vr。fから外れ、積分器の非線形の原因となる。この問

題を回避するために、比較器の閾値をVr。fよりも低く設定する。この技術を用いる

ことで、比較器の精度と参照電圧の精度が必要なくなり、結果として比較器の消費

電力や面積の抑制につながる。具体的な参照電圧は、後で述べるA／D変換器として

動作をする場合の比較器のHIGHレベル側の参照電圧＋1／2Vr。f（差動で＋1／4Vr。fと

一1／4Vr。fで構成される）が使用できる。この場合の適応積分後の出力を図5．16に示

す。X軸は入力信号の差Vinp　一　Vinmを示し、　y軸はレニtp－v。utmを示す。赤の点線で

示したものは入力信号を一度だけ積分したものを示している。入力信号が小さいほ

ど積分回数が適応的に増加していること確認できる。
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　　　　1nput【V1

1

図5．16：比較器の閾値にA／D変換器の＋1／2Vr。fを使用した場合の適応積分回路の

出力

5．5．3　適応積分機能共有1．5bit巡回型A／D変換器のA／D変換器と

　　　　しての動作

　積分が適応的に行われ、特定の回数積分されたのちに回路はA／D変換器として動

作する。この時、入力のスイッチilinと増幅器の入出力接続スイッチφ、はOFFした

ままになり、帰還容量01に接続されるスイッチφbはONの状態を保つ。この場合

の回路状態を図5．17に示す。残りのスイッチを制御することで巡回型A／D変換器を

実現する。適応積分の終了時には帰還側の容量に直列に接続されているスイッチ吻

DH奄cL

DAC

i．v，。，ユ

i
i・v・ef←／

i　’v「ef　b’‘Xs：

i　・v・・f　b”（x・・：

図5．17：適応積分機能共有1．5bitA／D変換器がA／D変換器として動作する場合の回

路構成

をφ、がOFFしている時点でONすると積分によって蓄積された信号電荷が回路の

116



出力V。utp，㌦励に出力される。この電圧を起点の電圧としてA／D変換が行われる。

A／D変換器のサンプル動作

　入力側の容量02は、増幅器の出力をスイッチφ∫bを介してサンプルする。この時

の回路状態を図5．18に示す。また、このサンフ゜ル動作時には増幅器の出力が2つの

C1

十

Voutp

・C2

@　　　　　　　　　　　　m　　p

@　　　　　　　　　　　　p　m

E・

P　　　Vcom

　　　　　　　DH

|＋　　　　DL

Voutm ：

C1

＋114Vref

E114Vref

図5．18：A／D変換器の信号サンプル動作時の回路の状態

比較器に接続されている。各々比較レベルはVr。fH＝1／2Vr。fとVr。fL＝－1／2Vr。f

の2つであり、1サイクルあたり2bitの信号DH，DLを冗長コードで出力する。その

値は

D　＝　1（D」了＝1，DL＝1）…　VrefH≦Vzn

D＝0（DH＝0，　DL－1）…Vr。fL≦V，。＜Vr。fH

D－－1（DH－0，　DL－0）…V、n≦Vr。fL

（5．16）

（5．17）

（5．18）

の3値をとる。

　この2つのコンパレータの出力信号のうち、DHを出力するものは先の適応積分の

比較器に使用されたものである。

　入力側のキャパシタにはアンプがそれぞれ出力する電圧V．，、tp，　V。，、tmがサンプルさ

れる。入力側のキャパシタが接続される共通部分はアンプのコモン電位であるVc。m

になる。（接続が切り離されているアンプの入力の電位も同様にVc。mである。）従っ

て入力側に蓄積される電荷はそれぞれQ＋，Q一とすると

Q＋－02（V。ZLt，　一　Vc。m）

Q－＝02（v。ntm－Vc。m）

（5．19）

（5．20）

と記述される。

117



A／D変換器の演算動作

　続いてスイッチφ。。m，φ∫bとスイッチが切られ、φzとDACのスイッチであるiPdp，φd，，φdm

のいずれかのスイッチがONする。演算時の回路図を5．19に示す。

　　　　　　　　　　　　　DHiDL

…甲

i二ず戸

図5．19：A／D変換器の演算動作時の回路の状態

　このDACのスイッチは前段で判断されたコンパレータの出力結果に基づく。この

時01　・・　C2とすると、出力される電圧は

△1㌦τ＝2×（V．，，tp　一　V．μt．）－D×2Vref

D一

　　　　　　　　　　　　　（5．21）

－F1／2Vref≦Vzn

－1／2Vref≦「Vin＜十1／2Vref（5．22）

Vzn≦－1／2「Vref

と記述される。ここで、△㌃磁は演算の結果出力される電圧の差である。結果から、

サンプル時に出力される電圧を2倍して一定の参照電圧2叫。fを減残、もしくは加算

した電圧が出力されることになる。次にサンプル動作になると出力△昭。τがφzを制

御することでサンプルされることから、サンプル動作と演算動作を繰り返し行ない、

巡回動作が可能であることがわかる。A／D変換器の終了時を基準の1回目としてn

回目の演算動作を行った場合の出力は

△『Vout（n－1－1）　＝　2△『Vout（n）一」D（n）・2『Vrl　ef （5．23）

と記述できる。この演算は、広く知られている1．5bitA／D変換器の基本演算を示してい

る。この動作を所望の回数（N回）繰りかえし、出力DH（n），DL（n），（n＝1，2，…，1V）

を冗長2進から非冗長2進数ヘデコードすることで信号のデジタル値が求まる。
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5．6　適応積分機能共有1．5bitA／D変換器のシミュレーシ

　　　　ョン

2倍増幅と加減算を行う回路と比較器の回路をそれぞれMATLABの関数で記述

し、相互接続をして実際に動作を確かめた。分解能はわかりやすいように6bit（6サ

イクルA／D変換）で行った。図5．20に適応積分のシミュレーション結果を示す。

1

§°’8

鐘・．6

£

言0．4
号

00．2

00　0．2　0．4　0．6　0．8　1
　　　　1nput　Voltage【V】

図5．20：MATLABによる適応積分のシミュレーション結果

　入力信号はイメージセンサからの出力信号であり、受光すると光電効果で電位が

下がる。従って差動である入力信号は、参照電圧をv、np側に接続し、画素の出力信

号はVinm側に接続されると仮定する。参照電圧を基準に画素からの信号が適応的に

積分される。入力の差信号はOγからIVを想定して行った。適応積分の閾値はA／D

変換器の閾値と共有しているので、入力の差信号が1／4，1／8，1／16，1／32［V］を閾値に

適応的に増幅されるのが確認、できる。

　次に、適応積分した結果をMATLAB関数で記述したA／D変換器に入力する。出

力される冗長コードを2進数に変換したものを図5．21に示す。

　冗長コードから非冗長コードへの変換は、単純に出力されたコードDH，DLをbit

ごとにべき乗で重みをづけをして加算するものである。Nビットの出力から

　　　　N
D・・de一Σ［（DH（の＋DL（り）・2N－z］

　　　z＝1

（5．24）

の式を用いて最大2N－1のコードが出力される。ここでD。。d，はDのコードと違

うことに注意する。これは、1．5bitの冗長データを比較器を判定するDと同じよう

に1，0，－1に対応させるとゼロのコードが2つ（－0，＋0）出力されるためである。図

5．21の出力のコードを見ると入力0で7bitフルスケールの中心である64［LSB］から

コードが出力されているのがわかる。これは、カラムの回路に差動回路を使用して、

片側に画素からの入力信号を入力し、もう一方には参照電圧としてリセットレベル

付近の電圧を入力するため入力信号が参照電圧に対して負の値をとらないためであ
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図5．21：MATLABによる適応積分後のA／D変換器のシミュレーション結果（7bit）

る。従って、6サイクルの巡回演算でA／D変換を行うと、出力として7bitのフルス

ケールを得ることができるが実際は1／2FSの信号を扱わないために実質6bitの分解

能となる。

　図5．22にA／D変換の結果を0を基準にデジタル値に入力換算したものを示す。図

から、信号が適応的に増幅される領域では等価的にA／D変換器の分解能が増加して

いることがわかる。これは低照度でA／D変換器の分解能が向上することを意味して

いる。

　　70

8　60
8冨
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図5．22：MATLABによる適応積分後のA／D変換器のシミュレーションの入力換算

　MATLABと同様のシミュレーションをSPICEで行った。アンプ、容量、比較器

や制御回路など実際にすべて設計し全体を接続してMixed　Signal（アナログデジタ

ル混載）シミュレーションにより動作を確認した。その結果を図5．23に示す。なお、

120



この結果には入力の寄生容量やアンプのゲイン誤差、スイッチによるインジェクショ

ンなどのミスマッチ以外の誤差がすべて含まれる。

　1．0

　0．9

口O・8

言o．7

？o．6
－。　o．5

三〇．4

曇α3

8　o．2

　0．1

　0．4　　　0．6
1nput　Voltage　IV］

図5．23：SPICEによる適応積分後のA／D変換器のシミュレーション結果

5．7　回路の誤差を考慮した適応積分と1．5bitA／D変換器

　　　　のシミュレーション

　これまでに増幅器の誤差を考慮せずに理想状態で行うものと仮定して、動作方式

とその結果を述べた。実際の回路はLSI上に作成する段階で特性のばらつきが生じ

たり、演算誤差などが必ず重畳する。ここでは、提案する機能性演算増幅器の各種

のばらつきによる誤差をシミュレーションにより求めることを試みる。考えるべき

誤差は、

　●アンプの入力オフセット（V。。）

　・ゲイン誤差（Av）

　●キャパシタミスマッチ（α）

　●セットリング誤差（e）

　●アンプの入力容量（Cz）

により発生する誤差である。

　アンプの入力オフセットは、主に増幅器の入力トランジスタの閾値ばらつきによ

り生じる。

　ゲイン誤差は、増幅器が無限大の増幅率を持たずに有限の増幅率を持つために生

じる誤差である。

　キャパシタミスマッチは、増幅器に接続される演算のためのキャパシタユニット

のサイズばらつきや、膜厚ばらつきにより容量に誤差が生じることに起因する。
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　セットリング誤差は、スイッチトキャパシタ方式において入力の容量にチャージさ

れた電荷が、完全にフィードバック容量に転送されるまでに時間がかかるため（セッ

トリングタイム）に発生する。完全に転送される前に次のフェーズ（次の回路状態）

に変化すると転送されていない電荷が誤差として見なされる。

DAC

Vjn Vout

図5．24：誤差を考えた場合の増幅器の構成

　アンプの入力容量Ciによる誤差は、本来ならば入力容量02に蓄積された電荷が

フィードバック側の容量01のみに転送されるのであるが、アンプの入力容量に一部

の電荷が残留して信号を劣化させることで起こる。

　図5．24にこれらの誤差を考えた場合の半回路を示す。

5．7．1　適応積分器のシミュレーション

）

　図5．24をもとに、積分器として動作する場合の1ステップあたりの出力信号の誤

差を求める。この図で考えている誤差は、増幅器のオフセット、入力容量による誤

差、増幅器のゲイン誤差、キャパシタミスマッチとセットリング誤差である。

　　　　C2
Vi・トヰ

C1＝C2（1＋α）

＼こ一ン7pd

Vos

十貫

　Ci

@T
7777

Gain＝・Av

Vout

図5．25：誤差を考えた場合の積分器のサンプル時の構成

まず図5．25に示すように、初期状態での信号のサンプル動作を考える。入力信号
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がV、n（1）のとき、容量02，0，01（＝02（1＋α））のトータルの電荷量は

　　　　　　　｛Q£。t（1）蹴η（1）一　V・）＋　C’（°－V・）＋Qd（1）　（5・25）

と記述される。サンプル動作が積分の最初であるので仇（1）＝0である。次に入力容

量にサンプルされた電荷が、入力信号端を接地することで図5．26の状態になり、容

量01へ転送される。電荷のトータル量は変化がないので

　　　　　　　　　　　　　Vx，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Cl＝C2（1＋α）
　　　　　　　　　　　　　　＼

Gain＝・Av

Vout

図5．26：誤差を考えた場合の積分器の信号転送時の構成

　　｛　　　Q・。t（1）－02（0一㌃（1））＋Oi（0一㌃（1）））＋0、（㌦、（1）－V6（1））
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．26）
　　　㌃（1）＝Vos　一一　±Vout（1）

と記述される。アンプの入力にあるノード垢は出力に信号陥ぱ1）を出力するので

初期状態とは違い㌃（1）に変化することに注意する。式5．25と5．26から

　　　　　　　V…（1）＝A（1＋α）＋2＋α＋争’｛V・n＋（1＋α）V・s｝　（5・27）

が求まる。この出力は最初の積分（サンプルー転送）である。陥試1）が最初の積分の

最終値であるが、完全に電荷が転送されなかった場合を考えるとセットリングの係

数がかかるので

　　　　　　　　　　　　　　　　　　A　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．
　　　　　Vb・・t（1）＝（1－e）A（1＋α）＋2＋α＋警’｛V・n＋（1＋α）V・s｝（5・28）

と記述できる。続いて、積分が行われると仮定すると次の状態は図5．27で示される

構成になる。同様に

　　　　　　　｛Q、。t（2Q，（1））i驚∵1（1∵＋Q’（1）（5・29）

と示される。ここでQ，はスイッチφbを切り離したときに帰還側に蓄積される電荷

を示している。この電荷は式5．29を見るとわかるように、陥ぱ1）と㌃（1）で記述さ
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図527：誤差を考えた場合の積分器のサンプル時の構成

れる前の信号伝送終了時の出力電圧の影響を受ける。この信号が回路図5．26で示さ

れる状態になり、電荷量の変化がないので保存則から

　　｛　　　Qtot（2）　＝　　02（0－「鴨（2））十Ci（0一昭（2）））十〇i（VozLt（2）一㌃（2））
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．30）
　　　㌃（2）－V・・一・1tV・・t（2）

と入力ノードが出力V。ut（2）によって昭（2）に変化する。これらの式5．29，5．30から

　　　　　　　　　　　　　A　　　　　　　　　　　　　　　　l
V・・t（2）＝（Le）A（・＋α）＋2＋α＋警’｛V・n＋（1＋α）（1＋［Ai　）　V…　（　1）｝（5・31）

とセットリング誤差を考えた式で記述できる。これは最初以外の積分動作すべてに

共通することから、まとめて

｛℃（t，’）慾㌃の一≒’｛Vzn＋（1＋°「）（1＋x）v’”‘（n）｝］

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．32）

と最終的にM回積分後の出力が記述できる。

5．7．2　積分機能共有1．5bit巡回型A／D変換器のA／D変換器のシ

　　　　ミュレーション

　次に提案する回路がA／D変換器として動作する場合の誤差について考える。この

誤差は、積分器で使用した回路と共有するので、考える誤差係数は先の積分器で考

えたものと同じである。1ステップあたりサンプル動作と演算動作（1．5bit変換）が行

われるので、回路の状態をそれぞれ考えてどの程度誤差が生ずるかを見積もる。ま

ず、信号のサンプル動作時の回路の状態は半回路で図5．28に示される。この図5．28

の回路状態で入力にサンプルされる信号は積分動作の最終出力の電圧である。この

電圧を㌦と定義すると、各キャパシタにチャージされる全電荷は

　　　　　　Q¢。t＝02（㌦一〇）＋（膓（0－M）＋02（1＋α）（鳳一陥）　　（5．33）

　　　　　　V・－V・s一熟　　　　　、（5・34）
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　　　　　　　C2
　　　Vin’

　　　　　　　　　　　　　　　Vos
　　　　　　　　　　　　　　　　　Gain＝・Av
　　　　　　　　　　Ci＿

　　　　　　　　　　　7777

図5．28：誤差を考えた場合のA／D変換器のサンプル時の構成

と示される。ここで式中のQ£。tはA／D変換器のこの構成での総電荷であり、先の適

応積分の時のQt。tとは無関係である。入力側の容量に信号がサンプルされると、回

路が演算モードに切り替わる。

Cl＝C2（1＋α）

　　D・v・efチl　i　　　　　　v°ut

　　　　　　　　C・T　Gain＝’Av

　　　　　　　　　7777

図5．29：誤差を考えた場合のA／D変換器の演算時の構成

　図5．29に示す演算増幅モードになると各キャパシタに蓄積される電荷は

　　　Qtot　＝　02（D・Vref一陥一〇）十（；（i（0一罵）十〇2（1十α）（“V．，Lt一陥）　（5．35）

　　　　　　　　　　1
　　　　－VM一陥▽ガ砿　　　　　　　　　（5・36）

と示される。式5．35に示されるDはサンプル時にコンパレータにより出たデータに

基づき1，0，－1の値をとる。式5．33，5．34，5．35と5．36から、転送時のセットリング誤

差を考えると

V…　一（1－・）・A（1＋α）≒一警・（（（2＋一▲（1＋α＋8））巧；－D・Vref　＋　V・・））

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．37）

と1回の動作あたりの出力電圧が求まる。’これらの演算をN回繰り返し所望の分解

能分のデジタル値をDH，DLより得る。
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図5．30：誤差を考慮した適応積分後の出力

5．7．3　適応機能共有1．5bitA／D変換器のシミュレーション

　実際に式で示される誤差が重畳した場合の出力をシミュレーションにより見積も

る。見積もるのは、

　●入力信号が与えられた場合の誤差を考慮した適応積分後の出力誤差

　●入力信号が与えられた場合の誤差を考慮したA／D変換後の出力誤差

　●入力信号が与えられた場合の誤差を考慮した適応積分とA／D変換後の出力誤差

である。以上の誤差をわかりやすいようにA／D変換器をまず7bitの精度で、適応積

分を16回で行った。

　始めに、適応積分動作をする回路の出力誤差を求める。

表5．1：シミュレーションに用いる誤差パラメータ

陥。 十1αmy
．4u 一100，000

α ＋0．05％

e 0，001％

α 160∫F

02 1．125pF

　式5．37を元に表5．1に示されるパラメータで実際にシミュレーションを行うと図

5．30に示す特性を得る。また、積分後の出力信号の理想値との差を図5．31に示す。
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図5．31：誤差を考慮した適応積分後の出力の誤差の入力換算
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図5．32：誤差を考慮した積分後のA／D変換出力

図からもわかるように、誤差の信号は入力換算を行うと小さくなることは明らかで

ある。

　誤差の重畳した適応積分の出力に対し、さらにA／D変換を行う。図5．32に誤差を

考慮した適応積分とその後のA／Dを行った結果を示す。

　結果から、12bitのA／Dの分解能のA／D変換器で表5．1に示した誤差が重畳する

と、図5．32に示されるように適応積分の閾値のずれが見える。しかしながら、閾値

がずれたとしてもA／D変換器の入力のフルスケールを超えることがないためこれは

127



問題がないと考えてよい。また、図5．31に見られる回路で重畳するオフセットはゼ

ロレベルを測定することで除去できるのでこれも問題とならない。

5．7．4　適応機能共有1．5bitA／D変換器のINL，DNL

　入出力特性で示した図5．30から5．32では12bitの精度を持つため、見た目ではど

の程度理想からの誤差があるのかは判断できない。

　ここで回路を16回の適応積分とA／D変換器を12bitで連続して動作させた場合の

回路のDNL（非直線性微分誤差）とINL（非直線性積分誤差）を求める。このA／D変

換器は、適応積分により信号の低い低照度で分解能が向上する。そのために通常の

A／D変換器とは違い、ILSBが領域ごとに変化する特徴をもつ。従ってこのA／D変

換器のDNLを求めるために領域ごとに分けて考える必要がある。各々、16，8，4，2，

1倍の領域に分け、各々のLSBを基準に領域ごとDNLを求める。各領域は等価的に

4（16倍），3，2，1，0（1倍）ビットの改善効果がある。そのために等価的な分解能もそ

の分向上する。シミュレーションは12bitで行ったので、16回の積分で最大16bitま

で分解能は拡大する。以下に各々の適応積分領域でのDNL，INLを示す。なお、この

データはヒストグラム法でINL，DNLを算出したものである。
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図5．33：適応16倍でのDNL，INL

各々、増幅率によって出力コードが16倍の時にO一約2048［LSB］，8倍の時に約1024一

約2048［LSB］，4倍の時に約1024一約2048［LSB］，2倍の時に約1024一約2048［LSB］

，1倍の時に約1024一約4098［LS、B］の出力コードを持つ。

　結果から、シミュレーションで想定した誤差程度では、すべての領域で誤差が

0．5LSB以下であることがわかる。これは、想定する誤差がシミュレーションで想定

した値以下ならば、デジタル補正をせずとも出力が12bitの精度を持つことを意味す
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　　図5．34：適応8倍でのDNL，INL
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図5．37：適応1倍でのDNL，INL

る。

5．8　適応積分機能共有1．5bitA／D変換器のノイズ解析

5．8．1　はじめに

　適応積分機能を持つAD変換器は、入力信号を適応的に積分し入力換算すること

で相対的にランダムノイズを低減できる効果を持つ。また、量子化ノイズも同様の

理由から低減が可能である。これは適応ゲインカラム方式と同様に、入力信号が小

さい低照度時に最も効果を発揮する。適応ゲインカラム方式はキャパシタの容量比

で信号を増幅するアーキテクチャをとる一方で、適応積分は入力信号を多数回サン

プルして蓄積用のキャパシタに転送することで入力信号を増幅する。このために、信

号のサンプルに伴うスイッチングによるノイズの増加が懸念される。ここでは、画

素とカラムの適応積分器が積分動作により発生するノイズを解析から見積もり、入

力換算でノイズ低減効果があることを確認する。

5．8．2　解析する回路

　解析する回路の半回路を図5．38に示し、その制御波形を図5．39に示す。実際の回

路は全差動回路であるが簡単のため半回路で考える。入力信号は画素のソースフォ

ロワを介してカラム回路に入力される。図5．39に示す時間tlは、フィードバック容

量01をスイッチφ，がONすることにより初期化する動作と、入力側の容量02に

画素からの入力信号をサンプルする動作が行われる初期化動作の時間である。続い

て、時間t2において02に蓄積された電荷が容量01に転送される。信号電荷が01

へ転送された後、スイッチφbがOFFすることでC1に蓄積された信号電荷が01の
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Vbp◎＿づ

VpiX

n＿q

φfb

φ・

　CLT

図5．38：ノイズ解析を行う画素のソースフォロワと適応積分器

　　　　　　　　　　　　t6　t7
トニ→トニ→トニ→ト≒→←一二→トニニ・トニート・…

　　Signal　Signallnitial

　　Transfer　　　ノ　

tl　t2　t3

Signal　Signal
Transfer　　　ノ　

t4　　t5

φ・＿「「n．一」［＿」－L■」－L一

φi・

φb

φt

図5．39：適応積分器の制御信号

両端に記憶される。次に、時刻t3において積分動作のため入力信号が入力側の容量

01にサンプルされる。カラムアンプの入出力はφ、により接続され、アンプの入力は

仮想接地点となる。以降、偶数時刻t2n，（nは自然数）の時に時刻t2と同じ動作が行

われ入力側の容量に蓄積された信号が帰還側の容量に転送される。また、奇数時刻

t2n＋1，（nは自然数）の時に時刻t3の動作と同じ動作が行われ、画素からの入力信号を

入力側の容量に蓄積する。以上の動作が繰り返され積分が行われる。従って解析は、

時刻tl，t2，t3での回路のノイズ解析を行ない、その結果から各々の積分回数でのラン

ダノイズの大きさを計算する。また、回路に示すスイッチφz，φ。。m，φ∫bは積分動作し

ている間はそれぞれON，OFF，OFFしたままである。

5．8．3　各動作フェーズにおける等価回路

　以下に初期状態（tl）におけるノイズ解析の等価回路、入力信号を転送する状態（t2）

での等価回路、入力信号サンプル状態（t3）でのノイズ解析の等価回路についてそれ

ぞれ解析を行う。
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図5．40：初期状態t1における適応積分器の半回路

1；pm’1
献 r・　T

Vo

図5．41：初期状態tlにおける適応積分器のノイズ解析のための等価回路

5．8．4　初期状態での回路のノイズ解析

　図5．40に初期状態tlでの回路の接続状態を、また図5．41にノイズ解析のための等価

回路を示す。ここで、等価回路でのCiはアンプの入力の寄生容量である。ノイズは、

スイッチが制御信号によりONしている状態のON抵抗が発生するノイズ、画素回路

のソースフォロワが発生するノイズとアンプが発生するノイズがある。これらのノイ

ズ源が各々ノイズを発生し、アンプの寄生容量G、入力側の容量02、帰還側の容量

01にノイズ電荷としてサンプルされる。これらのノイズが次の時刻t2において帰還

側の容量01に転送される。各々のスイッチのON抵抗民π，島，Rb，R、、アンプとソー

スフォロワで発生するノイズのPSDをそれぞれSnin，Sni，Snr，Sn、，Sn。mp，Snpi。と

する。ここで、画素回路のソースフォロワとilinで制御されるスイッチが発生する

PSDは両者が直列接続であることから、まとめてSn。←Snin＋Snpi。）と表すこと

ができる。各々

Sn・－
S蹴＋i嘘（1十9sf　　gpix）

Sni　＝　41CT昆

Snb　＝　4kTRb

Sn8　＝　　4kTRs

（5．38）

（5．39）

（5．40）

（5．41）
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　　　　　　　　Sn・mp－iたTg±（1＋9－＋9mp　　　gmin　　　gmin）　（5・42）

と記述される。

各ノイズ源が発生するノイズ電荷は

　　　QnZ　－　 Sn¢fo°o（鴫」確α＋（722　Hx2　b＋o～H．2　c

　　　　　　　十2CinO2Re｛H¢α＊Hωb｝十2（］inOiRe｛Hエα＊Hωc｝

　　　　　　　十202　C1　Re｛Hx　b＊Hx　c｝）df　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．43）

　　　Qη1劔゜°ぽ。＋嚇＋・僻。

　　　　　　　十2CinO2」Re｛Hzα＊Hi　b｝十2（］inOiRe｛Hzα＊」Hli　c｝

　　　　　　　十20201Re｛Hi　b＊Hi　c｝）df　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．44）

　　　Q弓一s叫゜°（（嘉爾。＋（θ琉＋（糧。

　　　　　　　千2（ブinO2Re｛」Hbα＊Hb　b｝→－2（］inOiRe｛Hbα＊Hb　c｝

　　　　　　　十202　Ci　Re｛Hb　b＊Hb　c｝）4『　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．45）

　　　Qnl－sヅ゜°（（嘉堵。＋（θ鴫＋（る堵。

　　　　　　　十20inO2Re｛H3α＊」U8　b｝十2（）inOiRe｛Hsα＊Hs　c｝

　　　　　　　十202　Ci　Re｛H8　b＊、σ8　c｝）df　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．46）

　　Q㌦一Sn・m・　f。°°（（嘉田m。。＋（θ環㎎b＋o璃㎎。

　　　　　　　十2CinO2Re｛Hαmp　a＊Hαmp　b｝十2CinOiRe｛」lilαmpα＊Hαmp　c｝

　　　　　　　十202　C1　Re｛Hαmp　b＊Hαmp　c｝）df　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．47）

と記述される。ここでHm　nはノイズ源mからキャパシタ両端へのノードnへの伝

達関数である。それぞれ、相関の項まで考慮して計算する。次の時刻t2において転

送され、アナログ積分器の出力に現れるノイズは以上の成分の加算で表されるので

　　　　　　　　Qn…、－Q乏＋Qη1＋Qnl＋Q環＋Q♂m。　　　（5．48）

となる。ここで、アンプのゲインが無限大と仮定して、すべてのノイズ電荷が帰還

容量01へ転送されると
　　　　　　　　　　　　　　　7　Qn3、
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．49）　　　　　　　　　　　　　　　uτ1＝0～

となり、アナログ積分器が初期化動作で蓄積されるノイズ電力が求まる。

5．8．5 時刻t2でのノイズ解析

　次に時刻t2発生するノイズを考える。時刻t2での回路の状態を図5．42に示し、図

5．43にその等価回路を示す。この時刻において各ノイズ源が発生するノイズは、積
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φt C2

φ・C1

工CL

図5．42：時刻t2における適応積分器の半回路

　　　Vc
Rb　Vnb（

r・　T

Vo

図5．43：時刻t2におけるアナログ積分器のノイズ解析のための等価回路

分動作が終了か、もしくは継続かによって考えるべきノイズが異なる。転送が終了

する時点で積分器の出力に発生するノイズは毎回出力されるが、積分動作が継続す

る場合はスイッチφ．がOFFした瞬間に帰還容量01に残留するノイズのみがノイズ

電荷として考慮される。従って積分終了時のノイズは、終了までの積分動作により

帰還容量01に蓄積されるノイズと、積分終了時に回路の出力に直接出力されるノイ

ズを個別に計算する必要がある。ここでは積分動作が行われるときに発生するノイ

ズを解析する。

　ノイズ源は、Rt，昆，Rb，R。mpの4つであり、　PSDは、各々　Snt，　Sni，Snb，Sn。mpと

表される。この時刻での01に蓄積されるノイズ電荷は、PSDと伝達関数を用いて

　Snt　＝　　4kTR，

　Sni＝　4kTR，

　Snb　＝　　4kTRb

　Sn，　＝　　4kTRs

Sn・mp－
奄ｽ忘（1＋9m・＋9m・　　　9min　　　gmin）

Qn？－s砿゜°・淫・df

Qηi－s話゜°・醤・df

（5．50）

（5．51）

（5．52）

（5．53）

（5．54）

（5．55）

（5．56）
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　　　　　　　　　　Qη1綿゜°・…鋤　　　　（5・57）

　　　　　　　　　　QηlS肋゜°C？H3・df　　　（5・58）

　　　　　　　　　臨一S螂゜°・臨・elf　　　（5・59）

で示される。伝達関tw　Hx　1はノイズ源xから容量01への伝達関数である。時刻t2

で帰還容量01に蓄積されるノイズ電荷とそのノイズ電力は

　　　　　　　　Q鳩、－Qnl＋Qηi＋Qnl＋Q㌻＋Q乏m，　　（5．60）

　　　　　　　　　畜一讐　　　　　（5・61）

で示される。このノイズは積分により毎回01へ蓄積される。

5．8．6　時刻t3でのノイズ解析

　続いて時刻t3における回路状態とその等価回路を図5．44と図5．45に示す。ノイズ

源は馬，昆，R、とアンプが発生するノイズである。それぞれのスペクトルは時刻t1

と同様である。この状態で、アンプの入力に蓄積されるノイズはPSDと伝達関数と

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　φ・

　　　　　　　　　　　　　φtC2　φi・

　　　　　　　　Vin

TCL

図5．44：時刻t3におけるアナログ積分器

を用いて

Sn・－4－i畦（　　9・f1十　　9pix）

　　　　　ご「　赫　　r。　Tv°

図5．45：時刻t3におけるアナログ積分器のノイズ解析のための等価回路

（5．62）
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　Sni　＝　4kTRi

　Sns　＝　　4kT「」Rs

s－i輪（1十9mn十9mp　　　gmin　gmin）

Q乏一s話゜°（（嘉爾・＋（㌶b＋o鰐。

　　　　　－F20inO2Re｛Hxα＊Hx　b｝－F　20zOIRe｛」Uωα＊Hx　c｝

　　　　　十202（ブiRe｛H佑b＊Hコc　c｝）（if

Qηls話゜°（編。＋鍋＋醜
　　　　　一F20inO2Re｛Hiα＊Hi　b｝十2CiOIRe｛五zα＊Hi　c｝

　　　　　－F202　Ci　Re｛」研乞b＊Hτc｝）df

Qηls話∞噺。＋嚇＋・鷲。
　　　　　十2（7inO2　Re｛Hsα＊」El－8　b｝十2Ci　Oi』｛e｛H8α＊H5　c｝

　　　　　－F20201」Re｛」π8　b＊H8　c｝）（Zf

Qし一s螂∞（陥臨。＋曙臨b＋・脇。
　　　　　十2CinO2　Re｛Hαmpα＊Hαmp　b｝十2Ci　Oi」｛e｛Hαmpα＊」lilαmp　c｝

　　　　　十202　Ci　Re｛」EIαmp　b＊Hαmp　c｝）（ic

（5．63）

（5．64）

（5．65）

（5．66）

（5．67）

（5．68）

（5．69）

で示される。このノイズが時刻tlの場合に時刻t2にて転送されたのと同様に、時刻

t3で発生するノイズは時刻t4で転送される。

Qηi。t＝Qnl＋Q環＋Qnl＋（2nZ．P

　：2　Qη』。t

　u£3＝　c3

（5．70）

（5．71）

5．8．7　積分終了時でのノイズ解析

　適応積分は、所望の回数信号が帰還容量01へ入力信号を転送して終了する。積分

終了時には、回路がA／D変換器として動作するために入力側の容量02がアンプの

入力とスイッチφzにより切り離され、フィードバックスイッチilfbとコモン電圧へ

の接続スイッチφ。。mにより接続されてサンプル／ホールド回路を形成する。積分終了

時のノイズ電圧がサンプルされるのは、このサンプル／ホールド回路のスイッチφ。。m

の接続が切られた時点で確定する。従って、積分終了時のノイズ解析をする回路は

図5．46に示す回路となる。

　積分終了時点で出力されるノイズ電荷はPSDと伝達関数を用いて

嚇一劔゜°峨2可 （5．72）
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φfb

　　：CL

図5．46：積分終了時における適応積分器の半回路

Vnfb　　Rfb

～

Rb　Vnb

～

C2
Vb

（Rcom　Vncom

　　　　　Vnamp

@　　　　～

O「　陥
↓9min

　　　　CL

?

Vo

図5．47：積分終了時におけるアナログ積分器のノイズ解析のための等価回路

　2vn
　com

　　2　vη6

un2
　αmp

一Sn・・m　f。°°H3。m・df

一碑゜°鋤

一s螂゜°脇・elf

（5．73）

（5．74）

（5．75）

で記述される。伝達関数H2は各々のノイズ源xから容量02への伝達関数である。

積分終了時に入力側のキャパシタ02へ蓄積されるノイズ電力は

U㌦、2一可52＋vn，。　E2＋砺2＋vn卿2 （5．76）

で示される。
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5．8．8　適応積分動作で発生するノイズ

　適応積分が終了した時点で蓄積されるすべてのノイズを算出する。上記解析の時

刻より後の帰還容量01に蓄積されるノイズ電力は、回路が動作する時刻をktとす

るとkが積分終了時以外の偶数の時刻はt2と同様の、また、初期状態を除く奇数の

場合はt3と同様のノイズ電力が積分のたびに蓄積される。従って、各々の時刻で発

生するノイズは
　　　　　　　　　　　㎡一｛礪2k・・∂昧≠1）砺2　　k：even（／C≠2」V）　　（5・77）

と初期状態で発生するノイズと積分終了時を除いて記述される。適応積分器がM回

の積分で終了（M＝2N）する場合、積分動作で発生するノイズvnintはすべての時刻

で発生するノイズを電力領域で加算して、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　鱗・・＝肌・・＋Uη・2＋碑3＋…＋vni（M－1）＋肌・M

　　　　　　　　ハダ－ユ　　　　　　　N
　　　一肌㌦＋Σ（唖、）＋Σu磁一、＋肌｝仇。l

　　　　　　　　k＝1　　　　　　　k＝1

　　　＝＝u▲＋（1V－1）唖＋（N－1）u鳩＋唖。。1

（5．78）

（5．79）

（5．80）

と示される。この式の意味は、初期状態でノイズ砺2が発生し、積分回数1Vに応

じてノイズ（N－1）肌τ22＋（N－1）唖2がフィードバック容量に蓄積され、最後に

vnfin。Z2のノイズが重畳されることを示す。

5．9　適応積分機i能共有1．5bitA／D変換器の積分時のノイ

　　　　ズの計算

　以上の解析式から、実際にSPICE回路シミュレV・…bションを行い伝達関数を求めて

ノイズ計算を行った。用いたパラメータを図5．2に示す。これらの値を基準にして各

積分回数に伴うノイズの増加を解析した。積分器の負荷容量であるClは次段のコン

パレータの入力容量であり、偶数時刻の動作時に25fFになり、奇数時刻はOFに
なる。

5．g．1　積分動作によるノイズの低減

　ここで、解析式より導かれたノイズが回路の積分演算によりどの程度増加し、そ

れが入力換算でどの程度低減できるのかを具体的な数値として算出した。

　解析結果を図5．48に示す。結果から、各々積分回数が増すごとにノイズ電力が増

加している。図5．49に積分動作で発生するノイズ電圧の入力換算値を示す。結果か
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表5．2：ノイズ解析のパラメータ

9P江 （transconductance　of　pixel　ampli丘er（input）） 83μΩ一1

98∫ （transconductance　of　pixel　amplifier（source　follower）） 86μΩ一1

9m乞η （transconductance　of　column　amplifier（input）） 122．5μΩ一1

9mη （transconductance　of　column　ampli丘er（nMOS）） 110μΩ一1

9mρ （transconductance　of　column　amplifier（pMOS）） 35．4μΩ一1

疏 （on－resistance　of　transfer　switch） 1．13kΩ

昆η （on－resistance　of　input　switch） 1．13kΩ

昆 （on．resistance　of　amplifier’s　input　switch） 2．26kΩ

Rb （on－resistance　of　feed－back　switch） 2．26kΩ

R8 （on－resistance　of　amplifier，s　short　switch） 2．26kΩ

C1 （feed－back　capacitor） 1．125pF

02 （sampling　capacitor） 1．125pF

qη （stray　capacitance　of　column　amplifier） 160fF

G （load　capacitor） 250rOfF
T （room　temperature） 27°C
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図5．48：適応積分器の積分回数に対するノイズ電力

ら、提案する適応積分方式の回路で発生するランダムノイズ電力は、ほぼ積分回数

に比例するので入力換算で低減できることがわかる。

　結果から、ノイズの低減効果は3章で提案した適応ゲイン方式場合より高いこと

がわかる。これは、適応ゲイン方式の場合は帰還容量がゲインに応じて動的に小さ

くなるために、容量に転送されるノイズ電荷が同等レベルとした場合でも電圧値と

して高いノイズ電圧が出力されることによる。適応積分方式の場合は、入力容量の
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図 5.49:適応積分器の積分回数に対する入力換算ノイズ電圧

大きさと出力容量の大きさが同じために転送されるノイズ電荷が同量でも容量が小

さいために出力される電圧が小さい。

また適応ゲイン方式は、回路より直接出力されるノイズが帰還容量が小さいため

に広い帯域のノイズが出力される。適応積分方式は回路から直接出力されるノイズ

を考慮するのは積分の最後であり、この場合は次の A/D変換動作につなげるために

出力にアンプの入力容量が接続され、これが帯域制限の効果を発生 し、帰還容量が

大きいことによる帯域制限効果と組み合わされて低ノイズ化が実現できている。
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図5。 50:A/D変換後の適応積分器の積分回数に対する入力換算ノイズ電圧
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　図5．50に適応積分後の出力をA／D変換し入力換算した場合のランダムノイズを

logスケールで示す。この図は、適応積分を行うことで信号に重畳するランダムノイ

ズと、A／D変換動作を行うことで重畳するランダムノイズを考慮したものである。

A／D変換を行った後は全体的にノイズ量が増加するが、それでもなおノイズ低減効

果が有効であることがわかる。実際には適応積分とA／D変換の後にA／D変換を行っ

た場合の量子化ノイズが重畳するが、これはゲイン1倍時に約70pa　V，m、程度であり

ノイズの支配的な要因にならない。

5．10　測定結果

　実際に、適応積分機能共有型1．5bitA／D変換器と受光部である画素を試作した。図

5．51に試作したチップを示す。チップは受光部以外に光が入射しないようにLS（Light

Shield）レイヤがあるので、メタル層などは見えなくなっている。使用したテクノロ

E
5
雲

E
ξ

i

E
ξ

2

E
5
苫

図5．51：試作チップ外観図

ジはTSMC社の0．25μmのCMOS　Image　Sensorプロセスを使用し作成した。以下
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にこの試作チップの測定結果を記述する。

5．10．1　入出力特性

　まず、センサの入出力特性を示す。測定方法は、図5．52に示すように積分球を用

いて均一な照度の光源をセンサの撮像面に照射する。それと同時に、照度計で撮像

面での照度を測定しつつセンサからの出力のデジタルコードを読み取る。出力のデ

Light　Sorce

2680K，　White

＼

　　　　Test　Chip
　　　L／

　　　　　PCB

・図5．52：測定環境

ジタルコードは冗長2進のコードが12bitでカラム毎にリセットレベルが2つ、信号

レベルが2つの計4つと、適応された積分回数のコードの4bitがリセットレベルと

信号レベルのもので計2つ出力される。まず、センサより画素部のリセットレベル

のコードをDHRe8et（0－4096），DLRe8et（O　一　4096）とし、また、出力されたゲインの

コードから積分回数をGαinRとおくとリセットレベルは入力換算で単純に

DRe8et－（DHR。。。t＋DLR。。eり／GαinR （5．81）

と示される。通常モードではGαin＝1に固定される。リセットレベルは画素のダー

クレベルが出力されるので、ランダムノイズと回路のオフセットがなければ毎回13bit

フルスケールの中点である4096のコードを出力する。また、適応モードではリセッ

トレベルはほぼ毎回16回積分が行われた値が出力される。

　続いて画素部より、受光した信号レベルの冗長コードが出力される。各々DHsign。1，DLSign。1，

積分回数をGαinsとすると

DSign。1＝（DHSign。z＋DLSign。1）／GαZns （5．82）

と求まる・受光した信号DSign。zは（4096－8192）の値をとる。最終的には信号レベルと

リセットレベルの相関差分を取り、デジタルCDSを行うので、賞味の信号としては

Do。t　・　DSign。1　一　DReset （5．83）

となる。
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　以上の方法で、特定の画素に注目しその入出力特性を測定した結果を図5．53に示

す。制御信号のクロック周波数から露光時間はTE＝95μ5ecである。また、画素の

1／fノイズ低減モードを有効にした場合の入出力特性を5．54に示す。また、それぞ

れの場合で適応積分モードを有効にした場合の入出力特性をそれぞれ図5．55，5．56に

示す。
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図5．53：通常モードでの入出力特図5．54：画素1／fノイズ低減モー
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図5・55：適応積分モードでの入出図5．56：適応積分と画素1／fノイ

力特性　　　　　　　　　　　　　ズ低減モードでの入出力特性

　図からすべてのモードでリニアに応答しており適応積分モードと1／f低減モードが

が正常に動作していることがわかる。また、A／D変換器の1LSBが1VFSで12bit

であるので、画素の入出力特性から画素の飽和信号レベルは約0．9Vであることがわ

かる。

5．10．2　ランダムノイズ特性

　まず、光の当たらない黒レベルでのランダムノイズ特性を表5．3に示す。A／D変

換器のILSBが1VFSで12bitであるので、　ILSBを244．1μVとしている。
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表5．3：暗時におけるランダムノイズ

通常モード　1／f低減モード

通常モード 384．2μソm， 346．4μ▽m．

適応積分モード 67．1μ▽m、 66．1μ叫m、

　それぞれのモードで、画素が飽和するフルスケールを0．9Vとした場合のS／N比

は表5．4に示すようになる。

表5．4：FS＝0．9Vの場合の各々のモードでのS／N比

通常モード　1／f低減モード

通常モード 67，4∂B 68．3d．B

適応積分モード 82，5∂B 82，7dB

　また、1／fモードの切り替えから低減できる1／fノイズを計算すると信号を1度

しかサンプルしない通常モードで166paV。m、の改善が見られ、また、黒レベルの適応

モードで16回の信号サンプルが行われると入力換算前で188paV，m、の改善が見られ

た。この結果から、画素の読み出しトランジスタの基板の欠陥準位を一旦多数キャ

リアで満たす動作が1／fノイズの低減に有効であることがわかる。

　続いて、受光時のランダムノイズを図5．57，5．58，5．59，5．60に示す。各々、通常モー

ド、画素の1／fノイズ低減モード、適応積分モード、適応積分と1／fノイズ低減モー

ドでのランダムノイズを示す。　　　　　　　　　　　，

　図を見るとわかるように高照度領域でランダムノイズが増加していることがわか

る。これはイメージセンサが光電変換を行う際に必然的に重畳するショットノイズで

ある。また、適応積分を行わないモードでは、約50Zx以下になると回路の読み出し

ノイズが支配的になることがわかる。適応積分モードでは回路の読み出しノイズは

相対的に小さくなるので、低照度領域で読み出し回路のノイズを低減に効果を発揮

しており、高照度領域から低照度領域にわたってショットノイズが信号の支配的なラ

ンダムノイズになっていることがわかる。

　ショットノイズは信号の平方根に比例することから信号の変換ゲインを求めること

が可能である。ここでカラムでの積分回数をG、として、．画素での変換ゲインをG，

発生した電子数を1V、とすると出力される信号VsとノイズVnは

　　＝G。・G。・凡

Vn－G。・G。・西

（5．84）

（5．85）

から

Gc一
（5．86）
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図5．59：適応積分モードでのラン
ダムノイズ　　　　　　　　　　図5・60：適応積分と画素1／fノイ

　　　　　　　　　　　　　　　　ズ低減モードでのランダムノイズ

と求まる。適応モードの10001xでの出力から変換ゲインがG。＝4．82μV／erと計算

可能である。これは画素の光電変換部での浮遊容量が33．2fFであることに等しい。

これは、デバイスのモデルパラメータで見積もった値とほぼ一致する。

　また、感度であるが2297．95LSB◎20001cc・95μ8ecであるので換算すると2．95V／l　c・

secとなる。

5．10．3　　言者＃寺ih生

　入出力特性とランダムノイズの振る舞いからノイズ特性や感度が求まった。ここ

では、これらの特性に加えて消費電力などの特性を表5．5にまとめる。
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表5．5：特性諸元

Technology 0．25μmCISIP4M
Column　size 20μm　×　2．26mm

Pixel　size 20μm×20μm
Fill　Factor 86．5％

Sensitivity 2．95叩ω・5ec

Random　noise 384．2μ叫m，（lntegration　l　Time）

R46．4μ琢m8（Integration　l　Time，1／f　reduction　Mode）

U7．1μ砺m、（lntegration　16　Times）

U6．1μ琢m、（Integration　16　Times，1／f　reduciton　Mode）

Satulation　Signal 0．9V

Conversion　Gain 4．82μηe一

Dynamic　Range 82．7dB

Power　SupPly 3．3V（Analog），2．5V（Digital）

Power　Consumption 16mH／（◎21し4「HzS2／5］｝emOloc1C）

i204μW／colμmη）

5．11　まとめ

　本章で、帯域の狭いカラムで信号のアナログ積分とA／D変換を行うことにより、

入力信号換算でランダムノイズを低減する手法を提案した。CMOSイメージセンサ

の支配的なノイズ源である最終読み出し部を介さずにノイズ帯域の狭いカラムでの

ノイズ低減処理が有効であることに着目する［1］図。

　入力信号を、その大きさに合わせて適応的に積分することで、信号の飽和を防ぐ

とともに低照度領域のダイナミックレンジを拡大する。アナログ信号演算の適応積

分器と、デジタル出力のための1．5bit巡回型方式のA／D変換器は演算回路を共有し

て、わずかな制御回路を付与し時間分散処理を行うことで大幅な面積の縮小を可能

とする。積分器は4つの容量と差動アンプ1つで構成し、比較器を用いることで適

応積分機i能を実現する。加えて、1．5bit巡回型A／D変換器は適応積分器にわずか1

つの比較器と制御回路を追加するのみで実現でき、適応積分器と回路共有をするこ

とによる面積削減効果が非常に高い。

　1．5－bit巡回型AD変換動作が可能な適応積分機能のアンプのセットリング誤差、

ゲイン誤差、キャパシタミスマッチ、入力容量による誤差、アンプのオフセット誤

差が重畳していた場合の解析を行った。結果は、補正なしで12bit精度に問題のない

INS，DNLのレベルであることを確認した。また、提案回路の適応積分時におけるラ

ンダムノイズの解析を行った。結果から、キャパシタの容量比で増幅を行う適応ゲ

イン方式と同様に、回路をスイッチングして積分を行う本方式も入力換算でランダ
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ムノイズが低減できることがわかった。また、適応積分方式は適応ゲイン方式より

もノイズ低減効果が高いことも確認した。3章で述べた適応ゲイン方式は、帰還容量

を入力信号によって動的に変化させるために、信号レベルが低い低照度において帰

還容量が小さく設定されるのでノイズ帯域が広がるためにノイズが大きくなる。加

えて、帰還容量が小さい場合にアンプの入力に蓄積されて帰還容量に転送されるノ

イズ電荷に対する感度も高くなる。一方、適応積分方式は帰還容量はそのままに転

送回数を動的に変化させているために、ノイズの帯域とアンプの入力に蓄積されて

転送されるノイズの感度が変化せず、入力換算でのノイズ低減効果が適応積分方式

より高い。伝達関数とPSDを用いたランダムノイズの解析より、16回の積分が行わ

れた場合は入力換算で28μ▽m、まで、またAD変換を行った後でも32μ砺msまで低

減できる見通しを得た。実際に0．25μのイメージセンサプロセスを用いて試作をし

た。測定の結果、通常モードでランダムノイズが384．2μ叫m、であったものが16倍の

適応積分モードでは67．1paV。m，に低減可能となった。また、画素の読み出しトランジ

スタのチャネルを多数キャリアで一旦満たし1／fノイズを低減するモードではさら

に66．1paV。msまで低減可能となった。画素が0．9Vで飽和するので、ダイナミックレ

ンジは82．7dBとなり、低ノイズかつ高ダイナミックレンジのイメージセンサを実現

するカラム読み出し回路を実現した。
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第6章

結論

　本研究は、CMOSイメージセンサの低ノイズ読み出し回路について研究を行った

ものまとめたものである。CMOSイメージセンサの機能回路を集積できる特徴に着

目し、CMOSイメージセンサの画素からの信号をカラム回路の信号処理により、ダ

イナミックレンジを確保しつつ低ノイズで読み出す3つの方式を検討した。

　3章において、画素信号が低レベル（低照度）時には信号増幅をし、高レベル（高

照度）時には信号増幅をせずにそのまま読み出す、適応ゲインカラム増幅回路を用

いたCMOSイメージセンサを提案した。画素信号からの出力信号を、各ピクセルご

とに適応適に増幅することにより、SNの改善と高照度時の飽和を防ぐ。また、画素

部に埋め込みフォトダイオード（Pinned　Photo　Diode）を用いることにより画素部か

らのノイズを低減する。さらに、画素回路からの読み出しにブートストラップ機能

を持たせて出力信号を拡大した。

　演算回路のカラム以降で発生するノイズは入力換算で低減できるが、カラムで発

生ノイズが支配的であると本方式の効果がない。従って、カラムで発生するノイズ

が支配的でないことを確かめるために、カラム回路と画素が発生するノイズを伝達

関数とPSDを用いたノイズ解析を行いノイズを具体的な数値で見積もった。ノイズ

の計算結果から、カラム以降のノイズが入力換算で低減できるばかりではなくカラ

ム回路と画素が発生するノイズ自身も低減できることがわかった。

　試作をした結果、イメージセンサの固定パターンノイズが50μγ、ランダムノイズ

が263μγでSNRがCCD相当である、71dBとなった。この研究により、カラムで

増幅することはランダムノイズの低減に非常に有効であることを確認した

　4章において、信号の積分処理によりA／D変換器の量子化ノイズとランダムノイ

ズを同時に低減する2重積分型カラム並列A／D変換器について検討を行った。信号

を多数回サンプル、A／D変換をし、その平均を取ることでノイズを低照度のみなら

ず高照度の場合においても低減する。CMOSイメージセンサの画素の出力信号がほ

ぼDCレベルを一定にランダムノイズが重畳される特徴に着目し、高速にA／D変換

と平均化を行うため、回路にインクリメンタルADCモードと信号追従・平均化モー

ドを持たせる。インクリメンタルADCモードでは、単位ステップムつつ参照電圧

を上昇させて入力信号と比較をし、そのステップをカウントすることでA／D変換を

する。信号追従・平均化モードでは、出力のデジタル値が入力信号のノイズの揺らぎ

に追従するため、この信号を積分することでノイズの低減が可能となる。このモー
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ドでは、1クロックサイクルで1回のA／D変換を行っていることと等価になり高速

にA／D変換とノイズ低減処理を行うことと等価になる。状態遷移図を用いた解析と

乱数を用いた計算機シミュレーションを行い、信号追従・平均化モードのノイズ低減

効果を確認した。入力信号に0．4LSBのランダムノイズが重畳している場合、1024

回の積分回数で約5bitの改善効果が得られることを見いだした。さらに、ランダム

ノイズのみではなくA／D変換器の量子化ノイズもディザーの効果で同時に低減でき

ることがわかった。本方式の入力信号に重畳するランダムノイズは、外部から意図

的にランダムノイズを重畳するのではなく、内部回路が発生する熱雑音を使用する。

最大限のノイズ低減効果が得られるように、カラムで発生する熱雑音をノイズ解析

により計算した。計算した結果、回路が最もノイズ低減効果の期待できる約O．4LSB

程度のランダムノイズを発生することを確認した。しかしながら、ノイズ低減の特

性を劣化させる、回路に蓄積されるノイズが発生する。2重積分方式ではこの蓄積さ

れるノイズを0．OOILSBまで低減すると、シミュレーションで見積もった理想に近

いノイズ低減効果が得られることを確認した。

　5章で、入力信号を適応的に積分することで高照度時の信号飽和を防ぎつつ、低照度

時のランダムノイズを抑制する適応積分機能共有型カラム並列巡回型1．5bitA／D（analog－

to－digital）変換器について検討を行った。また画素部において、信号の読み出しトラ

ンジスタの界面準位の欠陥を一旦多数キャリアで満たす処理を行い、画素が発生する

1／fノイズを低減する機能を持たせた。適応的に信号を積分する方式は、3章で検討

した適応ゲイン方式と同様に入力換算でランダムノイズを低減するが、続く動作でカ

ラムA／D変換を行うためにカラム以降のノイズの重畳が原理的にないため、更なる

ノイズ低減が可能である。提案方式では、信号をアナログ領域で適応的に1，2，4，8，16

回積分することで、ランダムノイズを入力換算で低減する。積分器は1つのアンプ

と4つのキャパシタにより構成可能である。この積分器に比較器と制御回路を接続

することで適応積分動作を実現した。1．5bit巡回型A／D変換器は、この適応積分器

の比較器にもう1つの比較器を追加するのみで実現できる。適応積分器と1．5bit巡

回型A／D変換器を時間分割処理することで共通の回路を使用し、回路面積の大幅な　　＼

縮小を可能とした。動作をMATLABとSPIGEを用いたシミュレーションにより解

析し、両者とも想定される誤差の範囲ではINL，DNLともILSB以下になり、補正な

しに12bitのA／D変換器の精度をとることが可能であることを確認した。また、回

路が積分器として動作する場合のランダムノイズの解析から、ランダムノイズが入

力換算で適応ゲイン方式よりも低ノイズとすることができることを見いだした。こ

れは、適応ゲインの方式が帰還容量を入力側の容量と比をとることで増幅していた

が、比をとった結果帰還容量が小さくなりアンプの入力に蓄積されて転送される電

荷の感度が高くなることと、出力されるノイズの帯域が広くなることに起因する。一

方、適応積分方式はこれらの影響を受けないために、信号を低ノイズで読み出すこ

とが可能である。解析結果より、積分が16回適用されることで入力換算で約30μV

程度までランダムノイズを低減できることが確認された。実際に読み出し回路の試
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表6．1：近年発表されているイメージセンサとのノイズ特性の比較

Readout　noise（v。ms）　S／N（dB）　Technique

Low　noise

IEEE　WOrkshop　2003［1］ 353μ 75 x130ver　Sampling
IEEE　Wbrkshop　2003［2］ 82μ 42 x8　Column　Gain＆x4　ADC
IEEE　Wbrkshop　2005［3］ 48．5μ

一 x32　Column　Gain＆Double　CDS

Wide　Dynamic　Range
JSSC　2005［4］ 667μ 63 Multiple　Exporure　119dB
VLSI　2005［5］ 150μ 76 Overflow　Capacitor　100dB

This　paper

Chapter　3 263μ 71 x8　Columll　Adaptive　Gain
（Chapter　4） （8．8μ） （101） （Dual　Integration　if　residue　noise

盾?q0．001LSB　is　achieved）

Chapter　5 66．1μ 82．7 x16　Adaptive　Integration

作を行い、測定した結果、適応積分が16回行われるダークの状態でのランダムノイ

ズがセンサからA／D変換器のランダムノイズ、量子化ノイズを含めて66．1paV。m、と

なり、飽和信号が0．9Vでダイナミックレンジは82．7dBを達成した。

以上に述べた、CMOSイメージセンサの機能集積可能な利点を生かし、広いダイナ

ミックレンジを確保しながら、ランダムノイズをカラムの信号処理により低減する

方式を検討した。

　3章での適応ゲインカラム増幅、4章での2重積分型ADC、5章での適応積分機能

共有1．5bit巡回型ADCと近年発表された低ノイズCMOSイメージセンサと高ダイ

ナミックレンジを特徴とするCMOSイメージセンサの特性と比較した表を6．1に示

す。4章の結果は、アナログ積分器に残留するノイズが0．001LSB（＝1μγ）を仮定し

た場合のものである。2重積分のランダムノイズと量子化ノイズの低減効果で考慮す

べきノイズは、最終出力が15bitの分解能となるA／D変換器の量子化ノイズのみに

なるためである。また、特に5章での適応積分方式は広いダイナミックレンジと、低

ノイズ特性を達成していることがわかる。最後に、表6．2に各方式での一長一・短をま

とめる。

　CMOSイメージセンサの基本特性は画素の信号出力と、読み出し回路のノイズレ

ベルで決定されることから、ダイナミックレンジを犠牲にせずに回路のノイズを低

減可能であるこれらの方式は、CMOSイメージセンサの読み出し回路として非常に

有効であると結論付ける。
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表6．2：それぞれの章での提案手法の特徴

提案手法 適応ゲイン（3章） 2重積分型ADC（4章） カラム適応積分（5章）

回路構成 単純 やや複雑 複雑

A／D変換機i能 なし あり あり

ADC分解能 一 全階調で高分解能 低照度領域で高分解能

試作による性能確認 　○
鞫恷謫ｾ

× 　　△
軏{回路動作
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