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Abstract  A double-tail type comparator has been known as a low power consumption used in 
Successive approximation resister type Analog to Digital Converter (SAR ADC). 
However, in the case of the wide input common mode voltage range is required, it is 
necessary to change the circuit configuration. In this paper, we designed a comparator 
with a wide input common-mode voltage and a ultra-low voltage operation. Our 
proposed comparator improved the input common-mode voltage by about 50% , and 
the power consumption achieved to same as the conventional one. 

１．はじめに 

近年 IoT の台頭によりセンサデバイスが増加し，それ

に伴いA/D変換回路の消費電力の増大と電源の確保が問

題となっており，この課題に対してエネルギーハーベス

ティングを利用した A/D 変換回路が注目されている．

エネルギーハーベスティングは振動や圧力など周囲

の環境から得られる微小なエネルギーを圧電素子などで

電力を得てデバイスを動作させるまでの一連の流れを差

し，あらゆるデバイスがネットワークに接続される IoT
との親和性が高い．しかし，エネルギーハーベスティン

グによって得られる電力は 1.0V 程度であるため，対象デ

バイスの低電圧かつ低消費電力動作が必須である．

本研究はエネルギーハーベスティングの利用を想定

し低電圧動作かつ低消費電力のA/Dとして逐次比較型方

式を前提とした．この方式の A/D 変換に用いられる低消

費電力性に優れたコンパレータとしては double-tail 型コ

ンパレータが提案されている．[1][2][3]
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double-tail 型コンパレータは定常消費電力が低い，縦積

み数が少ないため同相入力電圧範囲が広いという特徴が

ある．しかし，さらなる同相入力電圧範囲の広さが要求

される場合においては回路構成を変更する必要がある．

本稿では double-tail 型コンパレータの低消費電流性能

を維持しつつそれ以上の低電圧動作を目標とした低電圧

ダイナミックコンパレータ回路の提案を行う．また ,
0.60μm プロセスを用いて試作を行い,電源電圧 1.0V で
の動作と低消費電力を確認したのでこれを報告する．

２ double-tail 型コンパレータ 

double-tail コンパレータの回路図を図 1 に示す．double-
tail コンパレータは前段にプリアンプ，後段にラッチ回

路を用いた構成をとる．double-tail の特徴として，クロッ

クに同期して制御しているため，クロックが off の場合

のリセットモード，クロックが on の場合の比較モード

で動作する．

２・１ リセットモード 

動作としては，CLKがLowとなるリセットモードで

𝑀𝑀00,𝑀𝑀20 がoffになる．それにより，テール電流源であ

る𝑀𝑀00の電流が遮断されるので，差動入力である𝑀𝑀01,
𝑀𝑀02がoffとなる．反対にPMOSである𝑀𝑀03, 𝑀𝑀04はonにな

り，差動対とテール電流源がoffとなっているので開放

としてみることができるため，ノードP,Qの電位がVDDま
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でプリチャージされる．P,Qの電位がVDDにプリチャージ

されることにより，𝑀𝑀21，𝑀𝑀22のゲート電圧が上昇．そ

れにより,𝑀𝑀21,𝑀𝑀22がonになるためOut+，Out-の電位はVSS
となる．

図 1 double-tail コンパレータ 
Fig.1 double-tail comparator 

２・２ 比較モード 

CLKがHighになる比較モードでは𝑀𝑀00, 𝑀𝑀20がonになり

，ノードP,QをVDDまでプリチャージした𝑀𝑀03, 𝑀𝑀04がoffに

なる．リセットモードと反対に𝑀𝑀00がonになり𝑀𝑀01, 𝑀𝑀02

が動作するためP,Qの同相電位が下がり，ノードP,Qの電

位が下がりきるまで差動入力に電流が流れる．

ノードP,Qの同相電位が下がるので𝑀𝑀7, 𝑀𝑀8のゲート電圧

が下がり,Out+, Out-の電位が上昇する．Out+, Out-の電

位が十分に上がり，インバータの論理しきい値電圧を超

えるとラッチが起動する．比較モードにおいてinpがinm
よりも高い場合，ノードP,Qの電荷引き抜き速度はノー

ドPの方が速くなり，𝑀𝑀21, 𝑀𝑀22の電荷の引き抜きの速度

に差が出るため，Out+とOut-に電位差ΔVoutが生じる．

これによりラッチに正帰還がかかり，Out+がVDDまで引

き上げられ，Out-がVSSに変化する．  

このとき，比較モードにおけるプリアンプ同相入力電圧

範囲の最大値と最小値は

Vcmmin = VSS + Vdsat0 + Vdsat1 + Vthn (1) 
Vcmmax = VDD + Vthn         (2) 

であり，式(1)，式(2)よりNMOS入力型のプリアンプは

VSS側の同相入力電圧範囲が狭いことがわかる．これは

NMOS入力プリアンプの同相入力電圧範囲外の場合，N
MOS入力の𝑀𝑀01, 𝑀𝑀02が電荷の引き抜きを行わず，ノード

P,Qの同相電位が𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷に固定される．それにより，ノード

P,Q間に電位差𝑉𝑉𝑃𝑃,𝑄𝑄(0)が発生しない．加えて，同相電位

が𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷に固定されるので𝑀𝑀21,𝑀𝑀22のゲート電圧も同様に

𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷に固定され，Vout+,Vout-もまた𝑉𝑉𝑆𝑆𝑆𝑆に固定されたまま

になる．

そのため，NMOS入力型double-tailコンパレータの同相

入力電圧範囲を拡大するためには，NMOS入力プリアン

プの𝑀𝑀01, 𝑀𝑀02の同相入力電圧範囲外において，𝛥𝛥𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖に応

じた出力電位差𝛥𝛥𝑉𝑉𝑃𝑃,𝑄𝑄(0)をノードP,Qに発生させ，ノー

ドP,Qの電位をラッチの入力となる𝑀𝑀21，𝑀𝑀22のしきい値

電圧まで降下させる必要がある．

３．提案するコンパレータ 

提案するコンパレータの回路図を図 2 に示す．提案す

るコンパレータは NMOS 入力型 double-tail コンパレータ

を基づいて設計されている．提案するコンパレータは従

来回路の入力電圧範囲が𝑀𝑀00 , 𝑀𝑀01 , 𝑀𝑀02により制限されて

しまうという問題点から，従来回路による前段のプリア

ンプを PMOS 入力型のサブプリアンプと NMOS 入力型

のメインプリアンプを用い，サブプリアンプの出力を

NMOS入力型プリアンプの差動対のトランジスタと並列

に接続する．それにより NMOS 入力型プリアンプの同相

入力電圧範囲外でΔVinに応じた変化をノードP1,Q1に発生

させることで，VDDからVSSまでの比較が可能となってい

る．

３・１ リセットモード 

プリチャージのフェーズでは double-tail 型と同じくリ

セットモードで CLK が Low になるため，M00, M10が off
になることで PMOS 差動のサブプリアンプ，NMOS 差動

のメインプリアンプが off となる．ここで反対に

M03,M04,M13,M14が on になることでノードP1,Q1の電位を

VDD，ノードP2 ,Q2の電位をVSSにする．それにより，

図 2 提案コンパレータ 

Fig.2 Proposed comparator 
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M21,M22が onになることでOut+,Out-の電位がVSSになり，

ラッチも動作していない off 状態である．ダイナミック

コンパレータはクロックに同期しており，その時間内に

プリチャージと比較を行うため，ここでプリチャージフ

ェーズにおける各ノードの充放電をする時間をそれぞれ

定義する．

ノードP2，Q2の寄生容量をCopp，ノードP2，Q2に流れ

る電流をノードIds14とすると，ノードP2，Q2をVDDから 0
に放電する時間Topp1は 

Topp1 = Copp ∗
VDD
Ids14

(3) 

であり，同様にノードP1，Q1の寄生容量をCopn，ノー

ドP1，Q1に流れる電流をノードIds03とすると，メインプ

リアンプの出力を 0 からVDDに充電する時間をTopn1は

 Topｎ1  = Copn ∗
VDD
Ids03

(4) 

となる．

３・２ 比較モード 

比較は double-tail コンパレータの比較モードと同様に，

ノードP1とQ1の電位が降下する速度の違いによって決定

される．動作としてはM00の入力である CLK が High に

なり，M10の入力である CLKB(反転クロック)が Low に

なることで NMOS 入力,PMOS 入力プリアンプの差動が

on になる．差動が on になることで入力に応じてノード

P1,Q1の同相電位が下がり，ノードP2,Q2の同相電位が上が

る．メインプリアンプの NMOS(M31,M41)のしきい値電圧

をVthnとすると，サブプリアンプの出力ノードP2，Q2の電

位を次段の同相入力電圧範囲の下限であるVncmminまで

充電する時間Topp2は

Topp2 = Copp ∗
Vncm_min

Ids12

= Copp ∗  
VSS + Vdsat00 + Vdsat01 + Vthn

Ids12
(5)

となる．時間Topp2におけるノードP2 , Q2の電位差

⊿VP2,Q2(0)は入力の電位差がΔVinとすると 

⊿VP2,Q2(0) = |Voq2(Topp2) – Vop2(Topp2)| 

= (VSS+Vdsat00+Vdsat01+Vthn)∗gm12∗ΔVin
Ids12

(6) 

となり，この電位差がM31 , M41に入力される．このサ

ブプリアンプの同相入力電圧範囲は

Vpcmmax = VDD − Vdsat10 − Vdsat12 − |VthP|     (7) 

Vpcm_min = VSS − |VthP|                     (8) 
となるので，サブプリアンプはVSS側に広い同相入力電

圧範囲を持つことが分かり，この同相入力電圧範囲内に

おいて，入力電圧ΔVinに応じた変化を持つ出力電位差

ΔVP2,Q2(0)を発生させる． 

NMOS のしきい値電圧Vthnまで降下するとラッチが on
になるので，電源電圧VDDからVthnまで放電する時間

Topn2はサブプリアンプからの入力となるM31 ,M41に流れ

る電流をIds31，M01に流れる電流をIds01とすると， 

Topn2 =  Copn ∗
VDD−Vthn
Ids01+Ids31

(9)  

となる．Topn2における出力電位差⊿VP1,Q1(0)は入力

M01 ,M02およびM01 , M02と並列に接続されたM31 , M41に

よって決まるので，⊿VP1,Q1(0)は式(10)によって示される． 
ΔVP1,Q1(0) = (VDD − Vthn)

∗  
gm01 ∗ ΔVin + gm31 ∗ ΔVop

Ids01 + Ids31
(10) 

式(10)より，第一項のgm01 , ΔVinは先ほどのサブプリ

アンプと同等の動きをし，第二項のgm31，ΔVP2,Q2(0)に
より，ノードP2，Q2間電位差ΔVP2,Q2(0)がM31, M41に入力

される．そのため，ノードP1 ,Q1間の電位差⊿VP1,Q1(0)は
NMOS 入力型プリアンプに入力されるΔVin，PMOS 入力

型プリアンプの出力電位差であるΔVP2,Q2(0)により決定

される．ここで第一項の NMOS 入力型プリアンプの同相

入力電圧範囲は従来の double-tail 型コンパレータと同様

であるため，

Vncmmin = VSS + Vdsat0 + Vdsat1 + Vthn (11) 
Vncmmax = VDD + Vthn (12) 

であり，式(10)第二項の同相入力電圧範囲は式(7)，式

(8)であるため，このメインプリアンプの同相入力電圧範

囲は

Vcmmax = VDD + Vthn (13) 
Vcmmin = VSS − |VthP| (14) 

となり，NMOS の入力電圧範囲外においてもノード

P1,Q1間に電位差を発生させることができる． 

４ コンパレータの設計 

コンパレータの ASIC 設計においては，フェニテック

セミコンダクター社の 0.6μm プロセスを適用した．

設計において考慮する点として従来の double-tail コン

パレータ，提案コンパレータともにノードの電位が降下

する速度によって判定結果が依存するので，差動やカレ

ントミラーにおいて比精度が重要となる．トランジスタ

の特性に統計的な変動を与える局所ばらつきと大域ばら

つきがある．[4][5]この局所ばらつきと大域ばらつきに対

するトランジスタの比精度を与えるモデルとして，

Pelgrom のモデルが広く利用されている．[5] Pelgrom モ

デルは素子寸法とペア素子間の距離により比精度の標準
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偏差を与えるものである．Pelgrom モデルにおけるパラ

メータモデル式を式(15)に示す．このとき𝐴𝐴𝛥𝛥𝑃𝑃 ,𝑆𝑆𝛥𝛥𝑃𝑃はプロ

セスに依存する定数であり，この時のパラメータを図 3

に示す．

𝜎𝜎2(𝛥𝛥𝛥𝛥) =  𝐴𝐴
2
𝛥𝛥𝛥𝛥

𝑊𝑊𝑊𝑊
+ 𝑆𝑆2𝛥𝛥𝑃𝑃𝐷𝐷2   (15)

比精度は標準偏差として与えられるので，2 つのトランジスタ

の特性を近づけるためには式(15)よりW,Lを大きくし，2つの

トランジスタ間を短くすれば良い．

また，後述のレイアウトにおけるローディング効果[6]を考

慮する．使用する MOS の W/L 比は製造誤差を考慮し，チ

ャネル長 L に対して 1%未満の誤差となるようにチャネル長

L を約 2.5μm と設定し，PMOS と NMOS で同じゲート電圧

が印加された場合に同じ電流量が流れるように設定した．コ

ンパレータの W/L 比を表 1 に示す．

４・１ シミュレーション結果 

設計した従来の double-tail コンパレータと提案コンパレ

ータは，synopsys 社の Hspice でシミュレーション，波形観

測は CosmosScope を用いて行た. このときのシミュレーショ

ン条件を表 2 に示す．

CLK=1kHz，ΔVin=VDD/28であるときの電源電圧に対す

る同相入力電圧範囲のシミュレーション結果を図 4 に示

す．提案コンパレータは電源電圧 1.000V から 99.000%以

上の同相入力電圧を示し，従来の double-tail コンパレー

タに対して 51.058%改善したことを確認した．同相入力

電圧範囲が拡大した要因としては，提案コンパレータは

ベースとなっている NMOS 入力 double-tail 型コンパレー

タの同相入力電圧範囲に加えて，PMOS 入力であるサブ

プリアンプの同相入力電圧範囲を持つからである．

図 5 にV𝑐𝑐𝑐𝑐=VDD /2, CLK=1kHz，ΔV𝑖𝑖𝑖𝑖=VDD /28であると

きの電源電圧に対する消費電流のシミュレーション結果

を示し，このときの出力波形とクロック波形を図 6 に示

す．図 6 より，消費電流を比較すると提案コンパレータ

は 0.07μA の増加に留まることが分かり，提案コンパレ

ータは従来の double-tail 型コンパレータ以上の同相入力

電圧範囲を持ち，同程度の消費電流であることがわかる． 

電源電圧 1.000V における従来の double-tail コンパレ

ータと提案コンパレータのシミュレーションにおける比

較結果を表 3 に示す． 

図 3 Pelgrom モデルにおけるパラメータの取り方[5] 
Fig.3 Determination of parameters in the Pelgrom 

model. 

図 4 同相入力電圧範囲の比較 

Fig.4 Input common mode voltage range comparison 

表 1 アスペクト比 
Table 1.  Aspect ratio of mos 

Proposed comparator Double-tail comparator 

nmos W/L ≒ 3.4 W/L ≒ 3.4 

pmos W/L ≒ 1.3 W/L ≒ 1.3 

表 2 シミュレーション条件 
Table 2. Simulation conditions. 

ΔVin VDD/28

CLK 周波数 : 1kHz, Vp-p : 1.0V 

CL 10pF 

シミュレーション区間 500µs 

設計コーナー TT 
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５ コンパレータの試作評価 

レイアウト設計では Jedat 社の Ismo sx-maister を用い

て配置と配線を行った．提案コンパレータのレイアウト

においてはレイアウトに依存性のあるばらつきとしてロ

ーディング効果[5][6]を考慮した．これはパターンの仕上

がり幅がパターンの疎密度により変動する現象であり，

トランジスタ自体の寸法を変動させる．ローディング効

果は大まかにはサイズ効果と近接効果に分類することが

できる．サイズ効果とはゲート自体の大きさによって寸

法が変わる効果であり，近接効果は周辺にどのようなト

ランジスタが配置してあるかで寸法が変わる効果である．

一般的にはローディング効果の影響でパターンが密であ

るほど仕上がり寸法が細くなることが知られている．注

目するトランジスタの設計値をL𝑖𝑖近接するトランジスタ

のチャネル長を𝐿𝐿1 ,注目するトランジスタとの距離を𝐷𝐷1
とし，𝐾𝐾𝑊𝑊,𝐾𝐾𝐷𝐷,∆L をプロセスごとに異なるパラメータとし

て，ローディング効果のモデル[6]を式(16)に示す． 

L′ = 𝐿𝐿𝑖𝑖 + 𝛥𝛥𝐿𝐿 + 𝐾𝐾𝐿𝐿
𝑊𝑊𝑖𝑖

+ 𝐾𝐾𝐷𝐷
𝐷𝐷1
− 𝐾𝐾𝐷𝐷

𝐷𝐷1+𝑊𝑊1
(16) 

   𝐾𝐾𝐷𝐷 :近接効果に関する関数 

   𝐾𝐾𝑊𝑊 :サイズ効果に関する関数 
   ∆L :サイズ効果と近接効果がない時のずれ 

L'は製造後の仕上がりゲート長であるので，レイアウ

ト設計では式(5)からチャネル長 L とトランジスタ間の

距離を大きく，比精度を持たせるトランジスタを同一の

ブロックに配置し両端にダミートランジスタを設置した．

完成したレイアウト面積は従来の double-tail コンパレー

タが 171.6×376.8μm であり，提案コンパレータが

208.0×452.0μm であった．提案コンパレータのレイアウ

トを図 7 に示す．

図 7 提案コンパレータのレイアウト 

Fig.7 Layout of Proposed comparator 

試作チップの顕微鏡写真を図 8 に示し，測定系の構成

を図 9 に示す．Vin－と Vin＋の入力信号は○○Hz の○○波
形を入力した。CLK は FPGA を信号発生器として利用し,
ATT で電圧の大きさを制御している。消費電流は、ピコ

アンメーターを利用した。コンパレータの出力は負荷容

量として 10pF を追加し、オシロスコープにて観測した．

図 5 電源電圧に対する消費電流の比較  

Fig.5 Consumption current vs. supply voltage 

characteristics comparison 

図 6 出力波形の比較  

Fig.6 Output waveform comparison 

表 3 シミュレーション結果 
Table 3. Simulation result. 

Double-tail Comp Proposed Comp 

電源電圧[V] 1.000 1.000 

同相入力電圧範囲[%] 46.982 99.040 

消費電流[μA] 0.902 0.909 

遅延時間[μs] 96.795 95.224 
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図 8 提案コンパレータの顕微鏡写真 
Fig.8 Micrograph of Proposed comparator 

図 9 測定系の構成  
Fig.9 Configuration of measurement system 

測定結果を表 4 に示す．提案コンパレータのシミュレ

ーション結果と測定結果を比較すると同相入力電圧範囲

はシミュレーション結果より大きく低下したものの，反

対に消費電流は大きく改善していることが分かる．これ

は実測における MOSFET のしきい値電圧が製造誤差に

より，シミュレーションで用いた値よりも上昇したため

であると考えられる．

ここで MOSFET のモデルをワーストケース(Slow)，ベ

ストケース(Fast)に変化させるコーナー解析を用い，同条

件でシミュレーションを行った．シミュレーションの結

果 MOSFET のモデルが FS(NMOS：Fast, PMOS：Slow)と
SS(NMOS：Slow, PMOS：Slow)において実測結果と近し

い結果になった．

６ まとめ 

本研究では，低電圧かつ低消費電力 A/D 変換回路に搭

載することを目的としたコンパレータの設計を行い，従

来の double-tail 型コンパレータと消費電力と入力電圧範

囲，遅延の比較を行った．シミュレーションの結果から

電源電圧 1.0V の場合，提案コンパレータは電源電圧に対

する同相入力電圧範囲が従来の double-tial 型コンパレー

タと比較して 51.058％改善され，従来の double-tail 型コ

ンパレータと同等の消費電力で設計可能であることを確

認した．

また，実機検証の結果，提案コンパレータのシミュレ

ーション結果(TT)と比較して同相入力電圧範囲は大きく

低下したものの，消費電流は大きく改善したことを確認

した．
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circuit and conventional circuit 

Proposed 
Simulation 

Proposed 
measurement 

double-tail 
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𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷[V] 1.000 1.000 1.000 

Input-
range[%] 

99.040 57.432 46.982 

Delay[μs] 95.224 96.600 96.795 

Current[μA] 0.909 0.209 0.902 

Area[μm] 140.6×409.4 171.6×376.8 
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