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■10群（集積回路）- 6編（アナログ LSI） 

5 章 D/A 変換器 
 

（執筆者：堀田正生）[2011 年 4 月 受領] 

■概要■ 

 D/A 変換器，すなわちディジタル-アナログ変換器はディジタル信号をアナログ信号に変換

する回路である．現在では，ディジタル信号処理が広く用いられるが，音や画像，圧力など自

然界の信号はほとんどがアナログ信号であり，アナログ信号とディジタル信号とのインタフェ

ース回路として A/D（アナログ-ディジタル）変換器とともにセンサや制御を含むシステムに

欠かせない重要な回路となっている．その応用範囲として，ディジタルビデオ機器，ディジタ

ルオーディオ機器や，サーボ系などが挙げられる． 
 D/A 変換器は，その応用範囲が多岐にわたり，その目的に応じて高精度化，高速化，低消費

電力化，あるいは小面積化などに対応した様々な回路技術が開発されてきた． 
 

【本章の構成】 

 本章では以下について，その技術的特長と回路方式に関して解説する． 
  5-1 バイナリー型 D/A 変換器 
  5-2 デコーダ型 D/A 変換器 
  5-3 電流加算型 D/A 変換器 
  5-4 ダイナミックエレメントマッチング 
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■10群－6編－5章 

5-1 バイナリー型 D/A変換器 
（執筆者：堀田正生）[2011 年 4 月 受領] 

 D/A 変換器のアナログ出力信号 Soutは，ディジタル入力信号を{b1, b2, …, bN}とすると，一般

的に式(1･1)のように表される．ここで，Srefは基準信号である．バイナリー型 D/A 変換器は 2
進化荷重型 D/A 変換器ともいわれ，式(1･1)に従って 2 進で重み付けされた電流や電荷などを

ディジタル信号に応じて加算することでディジタル値をアナログ値に変換する方式である． 

   ( )N
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(1) R-2R はしご形抵抗回路網を用いた D/A変換器 

 バイナリー型 D/A 変換器として広く用いられるものにはしご形抵抗回路網を用いた D/A 変

換器がある．その基本構成を図 1･1(a)に示す．この回路は抵抗 R と 2R で構成され，ある節点

PKに着目すると，PKから右を見ると 2 つの 2R の抵抗が並列になった抵抗（すなわち R）が R
に直列に接続されているように見える．同様に PK から左を見ても同じである．このような回

路でビット bKのスイッチのみが基準電圧源 Vref側に接続されているとすると，同図(b)に示す等

価回路で表すことができ，節点 PK, PK—1，及び出力点 POにおける電圧は 
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となる．これより，一般に出力電圧 VOは bKをディジタル値とすると，次式で表される． 
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 この方式では，R 及び 2R の 2 種類の抵抗があればよいので IC 化に適している． 
 
 
 
 
 
 
 
             (a) 基本回路               (b) 節点 PKでの等価回路 

図 1・1 R-2R はしご形抵抗回路網を用いた D/A 変換回路（定電圧形） 

また，図 1･1 に示したのは低電圧型であるが，このはしご形抵抗回路網を定電流源の負荷と

して用いた定電流型を図 1･2 に示す．この回路方式はディジタル値によって電流スイッチで定

電流源の電流を切り替えるために高速動作が可能である． 
 この D/A 変換器の精度は，R-2R はしご形抵抗回路網の各節点 P0～Pn—1 で発生した電圧を出

力では 1/2n に分圧して得ることになるために R-2R の抵抗の比精度で決まることになる．一般

に IC で，製造ラインで実現できる抵抗の比精度は標準偏差で±0.1 %程度であることを考慮す

ると，容易に実現できる精度は 9～10 ビットが限界ということになる． 
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図 1・2 R-2R はしご形抵抗回路網を用いた D/A 変換回路（定電流型） 

 
(2) 2進化荷重容量を用いた D/A変換器 

 2 進化荷重の容量を用いて基準電圧 Vref から充電される電荷量を 2 進化荷重とし，それを加

算することにより実現した D/A 変換器である 1)．その基本構成を図 1･3 に示す．同図に示すよ

うに基本容量を CUとして 2 進荷重容量（CU, CU, 2CU, …, 2n—2CU, 2n—1CU）を準備し，まずφ Rで

スイッチを閉じた状態でディジタル値 biによりグランドか基準電圧 Vrefかのどちらに接続する

かを選択する．次にスイッチを開放し，bi によりすべてをグランドに接続すると出力電圧 Vout

は次式となる． 
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 ここで，図 1･3 に示すようにバッファ回路を用いるが，このバッファ回路の入力に寄生容量

Cpがあると，出力電圧 Voutは 
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となり，この式からバッファ回路の入力容量 Cp は出力振幅に影響を与えるが，線形性に影響

を与えないことが分かる． 

 

図 1・3 2 進化荷重容量による D/A 変換器 

 図 1･3 に示した構成の D/A 変換器では，その出力ダイナミックレンジは基準電圧 Vrefに等し

いが，図 1･4 に示す演算増幅器を用いた回路では帰還容量との比によって出力振幅を変えられ

るために MDAC（Multiplying DAC）と呼ばれており，その出力電圧 Voutは次式となる． 
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図 1・4 MDAC（Multiplying DAC）構成による D/A 変換器 
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■10群－6編－5章 

5-2 デコーダ型 D/A変換器 
（執筆者：堀田正生）[2011 年 4 月 受領] 

 デコーダ型 D/A 変換器はセグメント型とも呼ばれ，等しい値を持つ電圧あるいは電流を 2M 
—1 個用意し，ディジタル値に対応する個数分を加算する方式である．図 2･1 に電流加算による

デコーダ型 D/A 変換器の構成例を示す．5-1 節で述べたはしご形抵抗回路網を用いた D/A 変換

器や 2 進化荷重容量を用いた D/A 変換器では，2 進で重み付けされた電圧や電荷をスイッチに

より切り替えて変換を行うために，重みの大きい上位ビットの誤差が全体の線形誤差に大きく

影響を与える．すなわち，N ビットの D/A 変換器では最上位ビットは 2N—1の重みを持ち，これ

に許される誤差は 1/2 LSB 以下であることが必要で，結果として最上位ビットに要求される精

度は 1/2Nとなる．R-2R はしご形抵抗回路網を用いた構成では抵抗の相対精度として 0.1 %程度

が現実的であることを考えると，10 ビット精度が特別なトリミングなどを用いなければ限界

となる． 

 
図 2・1 デコーダ型 D/A 変換器 

 
 これに対し，デコーダ型（セグメント型）では上位 M ビットに対して 2M個の電流源（ある

いは電圧源）を用意し（このうち 1 個は下位ビット発生用に使用），最上位ビットの重み 2Nを

2M—1個の電流源（あるいは電圧源）を加算して得る方式である．これはセグメント 1 つの電流

源 I0の持つ誤差δ Ik が次式で示すように平均化されるために，最上位ビットの電流値 INの精度

を向上できる． 
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 一方，デコーダ型では上位ビットが切り替わる点でも，1 つの定電流源が切り替わるだけな

ので全ビットが切り替わる 2 進化荷重方式に比べてグリッチが少ないという特徴がある 2)． 
(1) 荷重電流源によるデコーダ型 D/A変換器 

 図 2･2 に上位 3 ビットをデコーダ（セグメント）型とした 12 ビット D/A 変換器の例を示す．

上位 3 ビットに対して 23 = 8 個の等荷重電流源を設けたものであり，これにより上位ビットで

の線形誤差を改善している．9～4 ビットに対しては R-2R はしご形抵抗回路網を用いた構成と

し，更に下位のビットに対してはビットの荷重に対する誤差の割合が大きくてもよいことから，

トランジスタの寸法比で 2 進化荷重電流を実現している 3)． 
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図 2・2 デコーダ（セグメント）型 12 ビット D/A 変換器 

(2) 電流マトリックス型 D/A変換器 

 デコーダ（セグメント）型 D/A 変換器として広く用いられているのが電流マトリックス（電

流セルアレイ）型といわれる図 2･3 に示す方式である．2M—1個の定電流源（電流セル）をマト

リックス状に配置し，ディジタル入力により列デコーダと行デコーダを介して電流セルを選択

するようになっている．最下位ビットは誤差の許容値が 1/2 LSB であると 50 %の誤差を，また

下位 2 ビット目は 25 %の誤差を許容できるために，通常下位の 3～4 ビットは 2 進化荷重構成

とし，電流セルの数を減らすことが多い 4)． 

 

図 2・3 電流マトリックス（電流セルアレイ）型 D/A 変換器の構成 
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■10群－6編－5章 

5-3 電流加算型 D/A変換器 
（執筆者：堀田正生）[2011 年 4 月 受領] 

 5-1 節で D/A 変換器は 2 進化荷重の信号をディジタル値に応じて加算すればよいことを述べ

たが，2 進化荷重の信号として電流を用いると加算が容易となることや高速化が達成しやすい

ということなどから電流加算型 D/A 変換器が広く用いられている．その代表的なものに図 2･3
に示した電流マトリックス型 D/A 変換器がある．基本となる電流セルは図 3･1 に示す定電流

源トランジスタと電流スイッチで構成される．ここで用いる電流源回路のミスマッチ∆ID/ID は

次式で与えられる 1)． 
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 この式から，電流の相対精度を向上するためには閾電圧のばらつき∆Vthを小さくする必要が

あるが，MOS トランジスタの微細化に伴い大きくなる傾向がある．そこで，このばらつきの影

響を低減するために図 2･3 で示したように 10 ビット D/A 変換器では上位の 6～8 ビットをセ

グメント構成とした電流セルアレイ型が有効となる．このような電流セルアレイ型では線形誤

差要因として次の 2 点が挙げられる．その一つが定電流源の出力抵抗によるものである． 

 

図 3・1 電流源回路のミスマッチ 

 
 
 
 
 
 
 
 

    (a) 電流セル回路      (b) 電流セル等価回路      (c) 積分直線性誤差 

図 3・2 定電流源の出力抵抗による積分直線性誤差 

 図 3･2(a)に示した電流セルの出力が抵抗 Roに接続されている場合を考える．ディジタル入力

が大きくなるにつれて負荷抵抗 Roに流れる電流が増大し，出力電圧が大きくなる．このとき，
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定電流源トランジスタ M1のドレイン-ソース間電圧 VDSは小さくなるために出力電流 Ioが減少

する．結果として，入出力特性は図 3･2(c)のように曲がり，積分直線性誤差の発生要因となる．

その大きさはスイッチトランジスタ M2をオン抵抗 ronで置き換えた図 3･2(b)の等価回路で計算

すると， 
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から， 
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となる．ここで，λ はチャネル長変調係数，Vo(FS) はフルスケールの出力電圧，VDS(0) は出力が

0 のときのドレイン-ソース間電圧である．これより，微細化によりλ が大きく，すなわち出力

抵抗が小さくなると積分直線性誤差が大きくなってしまう．これを避けるためには出力の電流

-電圧変換に演算増幅器を用いるか，定電流トランジスタをカスコード接続にして出力抵抗を

上げることが必要となる． 
 次に，プロセスの影響による積分直線性誤差について考える．電流セルは図 2･3 に示したよ

うに 2 次元のマトリックス状に配置されるが，各電流セルの大きさはプロセスの傾斜によりわ

ずかに変化する．x と y 方向における傾斜係数をγ x, γ y，セル間の距離を∆ x, ∆ yとすると，マト

リックスの (i, j) 番目にあるセル電流 Iu (i, j) は，𝐼𝐼𝑢𝑢�をセル電流の平均値として次式で表される． 

 
図 3・3 対象スイッチによる積分直線性誤差の改善 
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   ( ) ( )( )yyxxuu jiIjiI ∆⋅+∆⋅+= γγ 11,  (3・4) 

 これよりディジタル入力に対して順番に電流セルを選択していくと図 3･3 に示すように誤

差が累積され大きな積分直線性誤差を生じてしまう．これを避けるために，セルの選択を行と

列の両方向に対して対称に選択していく方法が一般的には用いられる 4)． 
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■10群－6編－5章 

5-4 ダイナミックエレメントマッチング 
（執筆者：堀田正生）[2011 年 4 月 受領] 

 D/A 変換器の高精度化を実現するためには，精度の高い 2 進化荷重信号の発生が鍵となる．

そこで，電流加算型 D/A 変換器を考えたとき，2 進化荷重された電流あるいはセグメントの各

電流の持つ誤差を平均化し，信号帯域での誤差を低減するダイナミックエレメントマッチング

という方法が提案されている． 
(1) ダイナミックエレメントマッチング方式 

 図 4･1 にダイナミックエレメントマッチング方式の構成図とタイミング図を示す 5)．電流 2I
は分配器により 1/2 ずつに分けられ I1と I2になるが，それぞれ±∆I の誤差がある．これをスイ

ッチにより切り替えて I3 と I4 を得て，これをローパスフィルタに通すことで±∆I の誤差は平

均化される．このとき，I3と I4との誤差は， 

   
I
I

t
t

I
I ∆∆

=
∆

4,3

4,3  (4・1) 

となり，スイッチのデューティ比が等しければ式(4･1)のように非常に小さくなる．これを順

に繰り返していけば高精度に 2 進化荷重電流を得ることができる．ただし，縦積みの構成とな

るために低電源電圧には向かない． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
        (a) 構成図                 (b) タイミング図 

図 4・1 ダイナミックエレメントマッチング方式 

 
(2) データ･ウエイテッド･アベレージング（Data Weighted Averaging：DWA） 
 この方式は図 4･2(a)に示すように基本電流セルを円形状に接続し，ディジタル値に応じた電

流セルを順次選択するようにしたものである 6)．例えば，図 4･2(a)では 8 個の電流セルが設け

られており，それを図 4･2(b)のように順次選択されるとする．すなわち，最初のディジタル値

が“4”であると，電流セルの 0, 1, 2, 3 の 4 個の電流が出力される．次のディジタル値が“3”
であると，次からの電流セル 4, 5, 6 の 3 個の電流が出力される．これを円形状に接続された電

流セルを回転するように順番に繰り返していく．最初の時間での誤差 ∆1(k1)，及び，2 番目，3
番目の時間での誤差 ∆2(k2)，∆3(k3) は， 

f
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   ( ) 321011 IIIIk δδδδ +++=∆  
   ( ) 65422 IIIk δδδ ++=∆  
   ( ) 0733 IIk δδ +=∆  

となる．これを，z 変換を用いて表せば， 

   ( ) ( ) ( ) 2
33

1
2211

−− ∆+∆+∆ zkzkk  

となるが，ここで， 

   0
7

0
=∑

=i
iIδ  

であるから，∆3′ (𝑘𝑘3) = 𝛿𝛿𝐼𝐼7と置くと， 

   ( ) ( ) ( )]'[ 331122 kkk ∆+∆−=∆  

を用いて，次式のようになる． 

   ( ) ( ) ( )
( )( ) ( )( )1

33
1

11
1

2
33

1
2211

1'1 −−−

−−

−∆+−∆−=

∆+∆+∆

zkzkz
zkzkk  (4・2) 

 これより，各電流セルの持つ誤差は 1 次のノイズシェーピングにより，サンプリング周波数

に対して低域の信号帯域では誤差が低減されることが分かる． 
 この方式は低ビットであるが高精度が必要とされる D/A 変換器に有効で，マルチビット

∆Σ A/D 変換器の内部 D/A 変換器によく用いられる 7)． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
       (a) DWA のセル選択構成            (b) DWA のセル選択の例 

図 4・2 DWA 方式の構成とセル選択の例 
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