
Title グローバルシャッタCMOSテラヘルツイメージセンサとその画素ばらつき補正技術

Author(s) 金澤, 悠里

Degree Grantor 北海道大学

Degree Name 博士(工学)

Dissertation Number 甲第15537号

Issue Date 2023-03-23

DOI https://doi.org/10.14943/doctoral.k15537

Doc URL https://hdl.handle.net/2115/89727

Type doctoral thesis

File Information Yuri_Kanazawa.pdf

Hokkaido University Collection of Scholarly and Academic Papers : HUSCAP



 

 

 

 

 

博士論文 

 

グローバルシャッタ CMOS テラヘルツイメージセンサと 

その画素ばらつき補正技術 

Design Methodology of a Global-Shutter CMOS THz  

Imager and its Calibration Technique 

 

 

 

 

 

 

金澤 悠里 

 

北海道大学大学院情報科学院 

情報エレクトロニクスコース 機能通信センシング研究室 

2023 年 

 



 



 

1 

 

目次 

 

第 1 章 序論 ...................................................................................................................... 3 

1.1 テラヘルツ波とその利用 ...................................................................................... 3 

1.2 主要なテラヘルツ波検出技術 .............................................................................. 4 

1.3 テラヘルツギャップとデバイスコスト ................................................................ 6 

1.4 本論文の構成 ........................................................................................................ 7 

参考文献 (第 1 章) ........................................................................................................ 8 

 

第 2 章 テラヘルツ波検出器の方式 ............................................................................... 11 

2.1 ボロメータ型テラヘルツ波検出器 ..................................................................... 11 

2.2 アンテナ型テラヘルツ波検出器 ......................................................................... 13 

参考文献 (第 2 章) ...................................................................................................... 16 

 

第 3 章 検波回路とオンチップアンテナ ........................................................................ 18 

3.1 二乗検波回路 ...................................................................................................... 18 

3.1.1 分布定数回路としての MOSFET とチャネル解析 ..................................... 19 

3.1.2 チャネル中におけるドリフト成分の解析 .................................................... 22 

3.1.3 チャネル中における拡散成分の解析 ........................................................... 25 

3.1.4 テラヘルツ波検出回路 ................................................................................. 28 

3.2 オンチップアンテナ ........................................................................................... 30 

3.2.1 マイクロストリップパッチアンテナ ........................................................... 30 

3.2.2 スロットアンテナ ........................................................................................ 36 

3.3 アンテナとテラヘルツ波検出器の特性解析 ...................................................... 41 

3.3.1 時間領域差分法(FDTD 法) ......................................................................... 41 

3.3.2 時間領域差分法によるアンテナ特性の解析 ................................................ 46 

3.3.3 テラヘルツ波検出器の特性解析 .................................................................. 50 

参考文献 (第 3 章) ...................................................................................................... 53 

 

 

 

 

 



2 

 

 

 

 
 

第 4 章 テラヘルツイメージセンサ ............................................................................... 54 

4.1 テラヘルツ波検出器のアレイ化と信号の読み出し ........................................... 54 

4.2 離散時間型 A/D 変換機と連続時間型 A/D 変換機 ............................................. 56 

4.3 電圧制御発振器型 A/D 変換機 (VCO ADC) ....................................................... 57 

4.4 ピクセル並列アーキテクチャ ............................................................................ 61 

4.5 テラヘルツイメージセンサのレイアウト .......................................................... 65 

 

第 5 章 テラヘルツイメージセンサの解析 .................................................................... 69 

5.1 制御・データ処理用 FPGA の構成 ..................................................................... 69 

5.2 テラヘルツイメージの再構成 ............................................................................ 76 

5.3 テラヘルツ波源を用いたイメージング .............................................................. 80 

5.4 試作イメージセンサのばらつき ......................................................................... 90 

5.4.1 モンテカルロ法による素子ばらつきのシミュレーション解析 ................... 90 

5.4.2 試作テラヘルツイメージセンサの画素ばらつき測定 ................................. 96 

5.5 後処理によるばらつき補正 .............................................................................. 102 

5.6 テラヘルツ波検出回路の改良による画素ぱらつき抑制 .................................. 107 

5.7 ピクセルシフトによる超解像テラヘルツイメージング .................................. 117 

参考文献 (第 5 章) .................................................................................................... 121 

 

第 6 章 結論 .................................................................................................................. 122 

 

謝辞 ............................................................................................................................... 123 

研究業績 ....................................................................................................................... 124 

  



1.1 テラヘルツ波とその利用 

3 

 

第 1 章 

序論 

1.1 テラヘルツ波とその利用 

テラヘルツ波とは、0.3THz から 30THz の周波数帯に位置する電磁波の総称である。

電磁波はその波長により異なる性質を有している。例えば、テラヘルツ波よりも短波長

である可視光は直進性に優れており、カメラなどの撮像デバイスが多く普及している。

また、テラヘルツ波よりも長波長であるマイクロ波は物質に対する透過性と回折性があ

ることから、通信技術に広く利用されており、今日では 5G(第 5 世代移動通信システ

ム)通信の枠組みにも取り入れられている[1]。テラヘルツ波はこれらの電磁波の中間波

長帯に位置することから、光波としての直進性と、電波としての透過性を併せた特性を

有している(図 1.1)。そのため、その直進性からテラヘルツ波を用いた撮像(イメージン

グ)を行うことが可能であり、かつ、その透過性から構造物の内部を透かし見ることが

可能である。そのため、テラヘルツ波は非破壊検査技術に利用することが可能であり、

これは主要なテラヘルツ波アプリケーションのひとつである[2-6]。今日、非破壊検査技

術としては X 線撮像技術が広く利用されているが、X 線および放射線の使用には、労働

安全衛生法の定める使用者の技術や安全面・法令面でのハードルがあり、導入可能な施

設は限られているのが現状である。また、物質によりテラヘルツ波帯の吸収ピークは異

図 1.1 テラヘルツ波の性質と利用 
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なり、この物質ごとに異なる吸収特性は、指紋スペクトル (Finger print spectra)と呼ば

れている。これを利用することでテラヘルツ波による分光分析を行うことが可能である

[7-10]。先述の透過性イメージングと、このテラヘルツ分光を組み合わせることで、非破

壊での秘匿物質の検出および同定が可能である[11]。テラヘルツ波の利用は分光法によ

る物質同定だけでなく、保安検査等のセキュリティ用途アプリケーションも存在してい

る[12-14]。 

1.2 主要なテラヘルツ波検出技術 

主要なテラヘルツ波検出デバイスとして、ボロメータ[15]やオンチップアンテナ[16]が

用いられている。先述の通り、テラヘルツ波帯は可視光帯とマイクロ波帯の中間に位置

しており、より詳細に述べるのであれば赤外光帯とミリ波帯の中間に位置している。そ

のため、テラヘルツ波帯の電磁波を検出するためには、隣接した周波数帯である赤外光

帯やミリ波帯の検出技術が有用である可能性がある。ボロメータを用いたテラヘルツ波

検出は、今日赤外線カメラとしてもよく用いられているボロメータ技術[17]の発展形と

もいえるものである。ボロメータは測定対象から発せられた赤外光を吸収・発熱するこ

とで、その抵抗変化を電気的に読み出すことができる素子である。ボロメータの歴史は

遡ること 19 世紀に、Samuel Pierpont Langley によって発明された[18]。Langley のボロ

メータは 1880 年の時点で 4 分の 1 マイル(約 400m)先の牛の体温による放射を検出可

能であり、非常に高感度な素子であった[19]。また、ボロメータ素子の素材によって検出

可能帯域幅を広く設定することも可能である[20]。一方で、ボロメータは赤外光を熱に変

換して検出するその特性上、感度と応答速度のトレードオフが存在する。ボロメータ素

子の断熱を強固にすることで、素子に入射される熱量が流出する熱量を上回り、より微

弱な入射を検出することが可能になる一方で、一度暖められた素子が初期温度に回復す

る時間も増長されてしまう。この現象は残像として撮像結果に表れ、結果として応答速

度および撮像間隔の悪化を招く。この問題に対して、カーボンナノチューブ(CNT: 

Carbon Nano Tube)素材を利用し高速・高感度なボロメータも提案されている[21]。この

ように、ボロメータは広い帯域に優れた感度をもつ素子である一方、物理的な素子設計

がその特性が大きく左右するため、素子設計段階において、使用アプリケーションを厳

密に決定する必要がある。 

オンチップアンテナを用いたテラヘルツ波検出は、ミリ波帯あるいはマイクロ波帯に

おける、チップ上あるいは PCB(Printed Circuit Board)基板上に形成された小型アンテ

ナによる電波の受信を発展させたものである。一般に、アンテナの寸法は送受信対象と

する電波の波長と同等、あるいはその 2 分の 1 または 4 分の 1 程度の大きさとなる[22]。

例えばマイクロ波の例として、2.4GHz 帯の電波は Bluetooth[23]や Wi-Fi[24]等、民生用

途の通信にも広く用いられているが、この電波の波長は 12cm 程度であり、そのアンテ
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ナは 6cm あるいは 3cm 程度の寸法になる。そのため、家電などの大量生産に向けた電

子機器では、このアンテナをその PCB 基板上にプリントパターンとして構築してしま

うことがある[25]。PCB 基板に対して、外部配線やプリント配線を用いてアンテナを実

装している例を、図 1.2 に示す。図 1.2(a)の例(小型リモートコントローラ基板)では、

PCB 基板に外部配線をはんだ付けすることでモノポールアンテナを実装している。た

だし、このような配線は手作業での実装を要するため、基板の加工工数が増加ししまう

欠点をもつ。また、手作業でのはんだ付け実装は、個体間での品質差が発生する原因に

もなる。図 1.2(b)の例(家庭用ゲームコントローラ基板)では、PCB 基板上にプリント

配線を用いて逆 F アンテナを実装している。また、この逆 F アンテナは配線が蛇行し

ているが、これはミアンダ配線によって放射素子部分の短縮を図ったものだと思われる。

プリント配線を用いてアンテナを構成することで、追加の加工工数を増加することなく、

また、接続性や堅牢性に優れた製品とすることができる。このような方策は部品点数を

削減し、製品の生産・保守コストの抑制にも貢献する。テラヘルツ波帯でも同様に考え

ると、例えば 1THz の電磁波の波長は約 300μm であり、そのアンテナ寸法は 150μm

あるいは 75μm 程度になる。数十μm というサイズ感は PCB 基板に実装するには小

さすぎるが、半導体チップ上に構築するのには適切な寸法である。このことから、テラ

ヘルツ波帯におけるアンテナを使用したアプローチでは、半導体チップ上に小型のアン

テナを形成したオンチップアンテナという方策が取られる。オンチップアンテナ単体で

は入射した電波を受信することのみ行うため、一般には何らかの検波回路が付加される。

検波回路には電界効果トランジスタ(MOSFET: Metal Oxide Semiconductor Field 

Effect Transistor)が用いられる。オンチップアンテナを利用する場合、アンテナを半導

体チップ上に形成していることから、同一のチップ上に半導体素子による検波回路を構

図 1.2 PCB 基板へのアンテナ実装例 

(a) 外部配線のはんだ付けによるモノポールアンテナの実装 

(b) プリント配線による逆 F アンテナの実装 

写真中の破線部がアンテナ部である 
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築することが可能である。また、検波回路に限らず、製造プロセスによってはその他の

信号処理回路(A/D 変換器や読み出しのためのディジタル回路など)を同時集積するこ

とも可能である。このことから、オンチップアンテナを利用したテラヘルツ波検出デバ

イスは、単一チップで完結した、モノリシックなデバイスと成りうるのが大きな利点の

ひとつである。オンチップであるかに限らず、アンテナによる電波の受信は電界から電

位差への変換という物理現象であり、その応答速度は高速である。一般に、アンテナの

後段には検波回路が設けられることで検出器としての用を成すが、検波回路の中には製

造後であってもその応答特性を制御可能なものもあり、アプリケーションごとに応答特

性を調整することが可能になる。また、アンテナの設計に関しては従来の平面アンテナ

(パッチアンテナ・スロットアンテナ・Bow-tie アンテナ等)の技術を適応することが可

能である(図 1.3)。先述のボロメータを利用するものと比較した場合、利点として「セ

ンサデバイスとしての機能まで単一チップで実装可能である」ことと、「応答特性を製

造後に制御可能である」ことが挙げられる。一方で、ボロメータ同様に物理的に造形さ

れ実装されているアンテナ部分に起因する制約もある。アンテナの寸法とターゲット周

波数の関連性は先に述べた通りであるが、これは単一のアンテナでは幅広い周波数帯の

電波を受信することが困難であることも意味している。ボロメータでは幅広い帯域に比

較的均一な受信感度を持たせられる一方で、電気的な共振を利用するアンテナでは特定

の周波数をもつ電波に対して高い受信感度を発揮する。例えば特定の物質の指紋スペク

トルを検出したい等、事前にターゲットとする周波数を決定できる場合にはアンテナ型

のテラヘルツ波検出器は有効な方策である。また、オンチップアンテナを広帯域化する

ための研究もなされている[26-28]。 

1.3 テラヘルツギャップとデバイスコスト 

 前節で述べたように、今日では様々なテラヘルツ波検出デバイスが提案されている。

しかし、テラヘルツ波帯には従来「テラヘルツギャップ」と呼ばれる技術的な欠如が存

在していた[29]。トランジスタやダイオードといった電子デバイスの動作周波数上限は

300GHz 程度であり、これは辛うじてテラヘルツ波帯の下端に届くものであった[30]。一

方で、半導体レーザやフォトダイオードといった光デバイスの動作領域下限は赤外領域

に相当する 10THz 程度であり、テラヘルツ波帯を超えた周波数領域であった[31]。この

ようなテラヘルツ波帯で動作する半導体デバイスの欠如こそが、テラヘルツギャップと

呼ばれる問題であった。この問題に対して、赤外領域からアプローチを行ったのがボロ

メータ型のテラヘルツ波検出器であり、ミリ波領域からアプローチを行ったのがオンチ

ップアンテナ型のテラヘルツ波検出器である。これらのアプローチによって、様々なデ

バイスが提案されているものの、テラヘルツギャップは完全な解決に至っていない。例

えば、空港等で保安検査用途に利用される全身スキャン装置が実用化されているが、製
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品名に「テラヘルツ」という文字列が含まれているにも関わらず、実際には 100GHz 近

辺、あるいはそれ未満の周波数帯の「ミリ波」を使用した製品[32]であることがある。ま

た、製品の価格についても、X 線検査装置と比較して 2,3 倍程度の価格帯に留まってい

る印象である(ただし、これらの製品は、同等の機能を有するものではないことに注意

する必要がある)。1.1 節でも述べたように、X 線を含む放射線検査装置の導入にはハー

ドルがある。しかし、特に放射線被ばくの影響を考慮する必要のない対象を検査する目

的であれば、その研究および市場が古くから形成されている X 線検査装置に分がある

といえる。このように、研究領域ではテラヘルツギャップは解決しつつあるものの、実

用領域ではテラヘルツギャップが依然として存在している。例えば、研究レベルでは高

性能なテラヘルツ検出デバイスは存在している。しかし、その製造方法が特殊であるた

めに、大量生産に向かないことや、デバイス単価が非常に高いことがある。テラヘルツ

波利用における強力なアプリケーションのひとつである透過性イメージングを実用化

するためには、テラヘルツ波検出デバイスが安価であると同時に、デバイス自体がイメ

ージセンサとしての利用に適した構成である必要がある。単一のテラヘルツ波検出デバ

イスとして高感度・低遅延であっても、その製造方法やアーキテクチャによっては 1 個

から数個程度しか同時に集積できないことがある。そのため、単一のテラヘルツ波検出

デバイスとして性能が優れていることと、テラヘルツイメージセンサのピクセルとして

の性能が優れていることは必ずしも一致しない。本研究の目的は、実用面でのテラヘル

ツギャップを埋める、透過性テラヘルツイメージングに利用可能なテラヘルツイメージ

センサを開発することである。 

1.4 本論文の構成 

 本論文の構成を下記に述べる。第 2 章では、今日用いられているテラヘルツ波検出器

の方式について述べる。第 3 章では、アンテナ型テラヘルツ波検出器の検波理論・オン

チップアンテナの設計について述べ、これらの特性解析結果についても述べる。第 4 章

では、試作したテラヘルツイメージセンサの構成や構成要素の動作原理について述べる。

第 5 章では、試作したテラヘルツイメージセンサを用いた各種測定結果とシミュレーシ

ョン解析の結果について述べる。第 6 章では、結論を述べる。 
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第 2 章 

テラヘルツ波検出器の方式 
 今日、主流のテラヘルツ波検出器として、ボロメータ型テラヘルツ波検出器とアンテ

ナ型テラヘルツ波検出器がある。本章では、これらの技術について紹介するとともに、

各技術の課題や優位性について述べる。 

2.1 ボロメータ型テラヘルツ波検出器 

 ボロメータ型テラヘルツ波検出器は、マイクロボロメータを用いたテラヘルツ波の検

出器である。ボロメータは、抵抗変化型のエネルギー入射検出装置である。ボロメータ

表面に電磁波等による放射エネルギーが入射することで、ボロメータ自体の温度が上昇

する。この温度上昇に伴い、ボロメータの電気抵抗が増加する。この抵抗変化を読みだ

すことで、エネルギーの入射の検出することができる[1]。ボロメータの機械的な構造は、

VOx[2]や TiO2-x[3]といった金属酸化膜やカーボンナノチューブ[4]を用いた薄膜からな

る吸収材と、吸収材と熱的に結合した熱浴からなる。吸収材にエネルギーが入射すると、

吸収材の温度は熱浴と同温からより高い温度へ上昇する。吸収材の温度上昇に合わせて、

吸収材の電気抵抗も上昇するため、この抵抗値を外部から測定することで、エネルギー

の入射と入射量を測定することができる。ボロメータは吸収材内部に取り込まれたエネ

ルギーを直接測定する。そのため、吸収材が吸収可能であれば測定対象は電磁波に限ら

ず、中性粒子の放射に対して測定を行うことが可能である[5]。ボロメータはこの特性か

ら、天文分野においても盛んに利用されている[6]。また、ボロメータはサブミリ波帯(周

波数 300GHz~1.5THz を持つ電磁波の総称)の電磁波に対して非常に高い感度を持って

いる[7]。サブミリ波帯はまさにテラヘルツ波帯の低周波側に相当しており、ボロメータ

が一部のテラヘルツ波帯に対しても感度を持っていることが分かる。テラヘルツ波検出

器としてのボロメータは、半導体集積技術を用いて微細なマイクロボロメータという形

で実装される。マイクロボロメータの集積には MEMS(Micro Electro Mechanical 

System)技術を用いる。吸収材には、集積可能な吸収材として、酸化バナジウム[8]や非

晶質シリコン[9]を用いる。これらの吸収材料は、特定波長をもつ赤外線の入射した際、

それ効率的に吸収し電気抵抗値が上昇する性質を持つ。例えば、あるマイクロボロメー

タの寸法は 50μm×50μm 程度である[10]ため、ひとつの半導体チップ上に複数集積す

ることが可能である。このようにアレイ化され集積されたマイクロボロメータは、赤外

線カメラのイメージセンサチップとして広く実用化されている[11]。後述するアンテナ
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型テラヘルツ波検出器と比べ、マイクロボロメータは素子のサイズが小型である。その

ため、アレイセンサとしてマイクロボロメータを使用することで、比較的高解像度なイ

メージングが可能になる。ただし、ボロメータ素子サイズの小型化は吸収材の小型化も

同様に意味している。ボロメータは温度変化と抵抗変化の関連性を利用するため、温度

変化を機敏にするためにも、吸収材の投影面積は大きく、かつ熱容量は小さいことが望

ましい。そのため、マイクロボロメータでは吸収材を薄膜状に形成していた。アレイ化

に伴いマイクロボロメータの素子サイズが小型化すると、吸収材の投影面積が減少する。

一方で、吸収材の膜厚は製造プロセスに依存するため減少しない。結果として、小型化

する以前のマイクロボロメータと比較して、相対的に膜厚は増加し、素子としては薄膜

の熱容量が増加したようにふるまう。そのため、マイクロボロメータの素子サイズの小

型化は、イメージセンサとしての解像度の向上と、素子感度の低下というトレードオフ

を生む。また、ボロメータの構造には熱浴が必要不可欠である。マイクロボロメータで

は半導体基板を熱浴とみなして、ビアや立体的な金属配線により吸収材薄膜の大部分を

基板から浮かせ、かつ基盤と熱的に結合した状態を作り出している[12]。マイクロボロメ

ータの構造を図 2.1 に示す。図に示したように、マイクロボロメータの吸収材は断熱性

を高めるために空中に浮くように設計される。また、薄膜から大気中への熱拡散を防止

するため、マイクロボロメータ全体は真空中にパッケージされる[12]。半導体基板は熱浴

としても機能するため、基板全体を冷却して運用するもの[13]や、常温での運用を可能と

したもの[14]も存在する。ビア等による熱浴との熱結合性により、マイクロボロメータの

特性は変化する。熱浴との熱結合が強固である場合、エネルギー入射による吸収材の加

熱後、吸収材が熱浴の温度に復帰する時間は短縮される。このようなマイクロボロメー

タは、入射エネルギーが十分に大きい場合に高い応答性を発揮する可能性がある。一方

で熱浴との熱結合が弱い場合、微小なエネルギー入射であっても、入射が持続すること

で吸収材が十分に加熱され、入射の検出が可能になる。しかし、いずれのマイクロボロ

メータにも欠点はあり、前者は微小なエネルギー入射が検出できず、後者は吸収材の温

度回復に時間を要する。特に後者の問題は、その熱時定数の大きさに起因する残像現象

図 2.1 マイクロボロメータの構造図 
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であり、強度の高いエネルギーが一度でもボロメータ素子に入射すると、吸収材の温度

が熱浴温度まで回復する間、エネルギー入射の有無によらず入射状態と同様の状態にな

ってしまう。そのため、マイクロボロメータの機械構造を設計する時点において、その

アプリケーションや想定される入射エネルギー強度について、慎重に検討する必要があ

る。逆に、使用用途が明確であるならば(例: 空港において旅客の体温検査に使用するの

で、測定範囲は 0℃から 50℃の範囲で十分である等)、その用途毎に最適化した素子を

製造することで、高いパフォーマンスが期待できる。 

2.2 アンテナ型テラヘルツ波検出器 

アンテナ型テラヘルツ波検出器は、オンチップアンテナと検波回路からなるテラヘル

ツ波検出器である。一般に、アンテナの寸法は、ターゲットとする電磁波長λに対して、

アンテナの方式によりλ/2 あるいはλ/4 程度の寸法となる[15]。テラヘルツ波の波長は

10μm から 1mm 程度である。つまり、テラヘルツ波をターゲットとしたアンテナは、

数μm から数百μm 程度の寸法となる。このような微細なアンテナ構造は、半導体集

積技術を用いて製造するのに適している。半導体集積技術によって半導体チップ上に集

積されたアンテナをオンチップアンテナという。0.18μm Si CMOS プロセスをはじめ

とする商用化された半導体集積プロセスでは、デバイス間配線を構成するための金属層

(配線層)が設けられている。Si CMOS プロセスでは、5 層から 10 層程度の金属層が設

けられている。オンチップアンテナを集積する際には、受信強度の観点から、金属層の

中でも最上層に位置する金属層を用いて実装することが望ましい。また、オンチップア

ンテナはチップ面と平行な金属層を用いて実装する必要があるため、どのような種類の

アンテナでも実装できるわけではない。オンチップアンテナとして実装するのに適した

アンテナは、平面アンテナであり、かつアンテナ面と垂直方向に利得を持つアンテナで

ある。実際に利用されるアンテナは、マイクロストリップパッチアンテナ[16-17]・スロッ

図 2.2 オンチップアンテナの概形図 

左から順にマイクロストリップパッチアンテナ・スロッ

トアンテナ・Bow-tie アンテナの順に並んでいる 
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トアンテナ[18]・Bow-tie アンテナ[19-21]等が挙げられる。これらのアンテナの概形を、図

2.2.に示す。マイクロストリップパッチアンテナは、誘導体によって隔てられた 2 枚の

導体板によって構成された平面アンテナである。2 枚の導体板はそれぞれ、放射素子・

地導体板としてはたらく。電界の偏波方向は図中の y 方向である(給電点の配置など、

アンテナ構造の非対称性が偏波方向に影響する)。マイクロストリップパッチアンテナ

は、狭帯域に高い受信感度を持つため、特定の周波数をターゲットとして設計すること

で、選択的に高い感度での受信を行うことが可能になる。もとい、マイクロストリップ

パッチアンテナは、PCB 基板上に構成されるマイクロストリップ線路と合わせて使用

するためのアンテナである。PCB 基板に実装する場合は、2 層以上の金属層を持つ PCB

基板を用いて放射素子と地導体板を構成する。半導体チップ上に集積する場合は、最上

層の金属層を用いて放射素子を構成し、それよりも下層の金属層を用いて地導体板を構

成する。地導体板を構成する金属層は、必ずしも放射素子を構成した金属層の直下の金

属層や、最下層の金属層を使用する必要はない。地導体板をどの金属層で構成するかに

より発生するアンテナ特性の変化は微小である。ただし、地導体板と放射素子の間に他

の配線が位置している場合、アンテナ特性が設計値から大きく劣化する可能性がある。

そのため、地導体板を構成する金属層の選定にあたっては、その他の回路要素や配線余

裕を考慮したうえで選定する必要がある。スロットアンテナは、導体板に細長い切り欠

き(スロット)を設けた形状を持つ平面アンテナである。電界の偏波方向はアンテナ面上

のスロットと直行する方向(y 方向)である。パッチアンテナは地導体板をもたず、アン

テナ面に対して対称な構造を持っている。そのため、パッチアンテナはアンテナ面の上

下に対称な放射パターンをもつ。これは、受信した電力が半導体基板方向に流入してし

まう可能性がある。この問題を解決するために、スロットアンテナの導体面をアンテナ

下部に折り返すことで、基板方向への放射を抑制した研究例がある[22]。また、スロット

アンテナはマイクロストリップパッチアンテナと比較して広帯域な特性を持っている。

そのため、スロットアンテナを利用したテラヘルツ波検出器は、ターゲット周波数に限

らず安定した利得をもって動作可能である(ただし、ターゲット周波数における利得は

マイクロストリップパッチアンテナに劣る)。Bow-tie アンテナは、蝶ネクタイ(Bow-tie)

形状の導体板を持った差動型平面アンテナである。この特徴的な形状は、バイコニカル

アンテナの平面投射として理解することができる。無限長をもつバイコニカルアンテナ

の入力インピーダンスは周波数特性がなく、アンテナの開き角によってのみ入力インピ

ーダンスが変化する。つまり無限長のバイコニカルアンテナは、すべての電磁波入射に

対して均一な利得での受信を可能にする。もちろんオンチップアンテナとして実装され

る Bow-tie アンテナは有限長の平面アンテナであるが、先述したマイクロストリップパ

ッチアンテナ・スロットアンテナと比較して、より広帯域な特性を持っている。電界の

偏波方向は図中の x 方向である。 
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アンテナ型テラヘルツ波検出器では、これらのオンチップアンテナによって受信した

信号を、後段の検波回路によって検波することで、テラヘルツ波の入射を検出する。検

波には、MOSFET を利用した検波回路が用いられる。オンチップアンテナと MOSFET

を用いた検波回路は、ともに標準的な Si CMOS プロセスで集積することが可能である。

また、Si CMOS プロセスではその他のアナログ回路やディジタル回路も同時に集積す

ることが可能である。具体的な同時集積候補としては、検波波形をディジタル値に変換

する A/D(Analog to Digital)変換器や、A/D 変換値をチップ外部に読み出すための制御

回路や I/O(Input/Output)回路などが挙げられる。アンテナ型テラヘルツ波検出器は、

このような回路要素を同時集積することで、単一の半導体チップ内で、イメージセンサ

として必要な機能を実装することができる[16]。比較として、マイクロボロメータは

MEMS プロセスを用いて集積されるが、A/D 変換器などの回路要素は別の半導体チッ

プに異なるプロセスで集積する必要がある。マイクロボロメータチップ単体で利用する

場合には、チップ外部に A/D 変換器等を含めた制御・測定用の機能を設ける必要があ

る。そのため、Si CMOS プロセスによって製造されるアンテナ型テラヘルツ波検出器

は、機能あたりのコストとデバイスサイズを削減できる可能性がある。 
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第 3 章 

検波回路とオンチップアンテナ 
 第 2 章で述べたように、オンチップアンテナ型テラヘルツ波検出器は高い集積性と、

それによるデバイスコストの低減可能性から注目を集めている。本章では、アンテナ型

テラヘルツ波検出器に用いる、検波回路とオンチップアンテナの構成・動作原理につい

て述べる。 

3.1 二乗検波回路 

 アンテナ型テラヘルツ波検出器には、MOSFET を用いた二乗検波回路が利用される。

二乗検波回路の構成には FET を用いるため、Si CMOS プロセスを含めた幅広いプロセ

スで実装することが可能である。二乗検波は、検波出力が入力信号の二乗に比例する検

波方式の総称である。二乗検波は、振幅変調(AM: Amplitude Modulated)された信号を

復号するために用いられることが多い。古くは、ゲルマニウムダイオードを用いたゲル

マニウムラジオの検波方式も二乗検波である(図 3.1)。3.1.1~3.1.3 節は、テラヘルツ領

域における二乗検波回路の詳細を解析した論文「Analysis of square-law detector for 

high-sensitive detection of terahertz waves」[1]および「Impact of subthreshold slope on 

sensitivity of square law detector for high frequency radio wave detection」[2]で述べられ

ている内容について、論文中で省略されている計算過程や計算式等を補いつつ、その内

容をまとめたものである。3.1.4 節では、実際に用いる二乗検波回路の構成と動作につ

いて述べる。 

図 3.1 ダイオードの I-V 特性と二乗検波 
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3.1.1 分布定数回路としての MOSFET とチャネル解析 

図 3.2 に MOSFET を用いた二乗検波回路の回路図を示す。入力信号の周波数が

MOSFET のカットオフ周波数より十分に低い場合、二乗検波回路は図 3.2(a)に示した

ような集中定数回路として記述することができる。しかし、入力信号がテラヘルツ波帯

のような、カットオフ周波数を超える(あるいはカットオフ周波数近傍の)周波数を持つ

場合、MOSFET を単一の回路記号(集中定数回路)として記載するのは不適切である。

このような条件下においては、二乗検波回路は分布定数回路を用いて、図 3.2(b)のよう

に表すことができる。図 3.2(b)中に示されている、分布定数回路の繰り返しセグメント

N は、その各々が二乗検波回路として動作する。ここで、コンダクタンス𝑔𝑁を流れる電

流𝑖𝑔,𝑁と、キャパシタンス𝐶𝑁に流れ込む電流𝑖𝐶,𝑁の関係は、キルヒホッフの法則から式

(3.1.1)のように表される。 

 

𝑖𝑔,𝑁−1 − 𝑖𝑔,𝑁 = 𝑖𝐶,𝑁 (3.1.1)  

 

また、𝑖𝑔,𝑁は局所ゲート・チャネル間電位𝑣𝑁を用いて、式(3.1.2)のように表せる。 

 

𝑖𝑔,𝑁 = 𝑔𝑁(𝑣𝑁 − 𝑣𝑁+1) (3.1.2) 

 

ここで、𝑔𝑁は位置 x・時刻𝑡におけるゲート・チャネル間電位𝑣(𝑥, 𝑡)、セグメント長∆𝑥、

また、単位長あたりの伝導率𝐺(𝑣(𝑥, 𝑡))を用いて式(3.1.3)のように表すことができる。た

図 3.2 MOSFET による二乗検波回路 

(a) 集中定数回路により表記した二乗検波回路 

(b) 分布定数回路により表記した二乗検波回路 
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だし、ここでいう単位長あたりの電気伝導率とは、電気伝導率σ(SI 単位: S/m)に対し

て、断面積 A(SI 単位: m2)を乗じたものであることに注意する。 

 

𝑔𝑁 =
𝐺(𝑣(𝑁 ∆𝑥, 𝑡))

∆𝑥
(3.1.3) 

 

次に、UCCM(Unified Charge Control Model)[3]を使用し、チャネルキャリア密度𝑛を求

める。チャネルキャリア密度𝑛は、単位面積当たりのゲート容量𝐶𝑜𝑥、素電荷𝑞、ボルツ

マン定数𝑘𝐵、絶対温度Ｔ、ゲート電圧𝑉𝑔、閾値電圧𝑉𝑡ℎ、また、ゲート酸化膜容量と空乏

層容量に起因するデバイス構造由来の定数(理想係数)𝜂を用いて、式(3.1.4)のように表

せる。 

 

𝑛 = 𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞2
ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
] (3.1.4) 

 

また、理想係数𝜂は、サブスレッショルド係数(SS: Subthreshold Slope)𝑆を用いて式

(3.1.5)のように表せる。 

 

𝜂 =
𝑞

𝑘𝐵𝑇

𝑆

ln 10
 (3.1.5) 

 

ここで、各セグメントのキャパシタンス𝐶𝑁 = 𝐶𝑜𝑥𝑊∆𝑥に流れ込む電荷𝑄と電流𝑖𝐶,𝑁に注

目すると、𝑖𝐶,𝑁 =
𝑑𝑄

𝑑𝑡
=

𝑑

𝑑𝑡
(𝑞𝑛)である。この式に、式(3.1.4)および𝑉𝑔 = 𝑣𝑁を用いることで

以下の式(3.1.6)を得る。ただし、式中の𝑊はゲート幅である。 

𝑖𝐶,𝑁 =
𝑑

𝑑𝑡
(𝑞𝑛) = 𝐶𝑜𝑥𝑊∆𝑥 

exp (
𝑞(𝑣𝑁 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
)

1 + exp (
𝑞(𝑣𝑁 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
)

𝑑𝑣𝑁
𝑑𝑡

 (3.1.6) 

 

式(3.1.1)から式(3.1.3)より、𝑖𝐶,𝑁は以下のように変形することができる。ただし、分布

定数回路中にて、𝑁 ∆𝑥 = 𝑥とした。つまり、位置𝑥とセクション𝑁が対応しており、位置

𝑥 + ∆𝑥はセクション𝑁 + 1と対応しており、また、𝑣𝑁 = 𝑣(𝑥, 𝑡)である。 

 

𝑖𝐶,𝑁 = 𝑖𝑔,𝑁−1 − 𝑖𝑔,𝑁 

= 𝑔𝑁−1(𝑣𝑁−1 − 𝑣𝑁) − 𝑔𝑁(𝑣𝑁 − 𝑣𝑁+1) 
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= ∆𝑥 (−𝑔𝑁−1
𝑣𝑁 − 𝑣𝑁−1
𝑥 − (𝑥 − ∆𝑥)

+ 𝑔𝑁
𝑣𝑁+1 − 𝑣𝑁
(𝑥 + ∆𝑥) − 𝑥

) 

= ∆𝑥 (−𝑔𝑁−1
𝜕𝑣(𝑥 − ∆𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
+ 𝑔𝑁

𝜕𝑣(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
) 

= ∆𝑥 (𝑔𝑁
𝜕𝑣(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
− 𝑔𝑁−1

𝜕𝑣(𝑥 − ∆𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
) 

= ∆𝑥 (
𝐺(𝑣(𝑁 ∆𝑥, 𝑡))

∆𝑥
 
𝜕𝑣(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
− 
𝐺 (𝑣((𝑁 − 1) ∆𝑥, 𝑡))

∆𝑥
 
𝜕𝑣(𝑥 − ∆𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
) 

= ∆𝑥(
𝐺(𝑣(𝑥, 𝑡))

𝜕𝑣(𝑥, 𝑡)
𝜕𝑥

− (𝑣(𝑥 − ∆𝑥, 𝑡))
𝜕𝑣(𝑥 − ∆𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
𝑥 − (𝑥 − ∆𝑥)

) 

= ∆𝑥
𝜕

𝜕𝑥
[𝐺(𝑣(𝑥, 𝑡))

𝜕𝑣(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
] 

 

よって、𝑖𝐶,𝑁は式(3.1.7)のように表すことができる。 

 

𝑖𝐶,𝑁 = ∆𝑥
𝜕

𝜕𝑥
[𝐺(𝑣(𝑥, 𝑡))

𝜕𝑣(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
] (3.1.7) 

 

最後に、式(3.1.6)および式(3.1.7)から、偏微分方程式(3.1.8)を得る。ただし、式(3.1.8)

に含まれる𝐺(𝑣(𝑥, 𝑡))は、この後に示す式(3.1.22)と式(3.1.32)が該当する。 

 

𝜕

𝜕𝑥
[𝐺(𝑣(𝑥, 𝑡))

𝜕𝑣(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
] = 𝐶𝑜𝑥𝑊

exp (
𝑞(𝑣(𝑥, 𝑡) − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
)

1 + exp (
𝑞(𝑣(𝑥, 𝑡) − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
)

𝜕

𝜕𝑡
𝑣(𝑥, 𝑡) (3.1.8) 

 

偏微分方程式(3.1.8)を解くことで、チャネル中の電位分布を求めることができる。この

偏微分方程式の境界条件として、ソース端(𝑥 = 0)およびドレイン端(𝑥 = 𝐿)におけるゲ

ート・チャネル間電位𝑣(𝑥, 𝑡)とゲート幅あたりの電流𝑗(𝑥, 𝑡)を考慮すると、式(3.1.9)お

よび式(3.1.10)を得る。 

 

𝑣(𝑥, 𝑡)|𝑥=0 = 𝑉𝑔 + 𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡 (3.1.9) 

𝑗(𝑥, 𝑡)|𝑥=𝐿 = 0 (3.1.10) 
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3.1.2 チャネル中におけるドリフト成分の解析 

 次に、図 3.2(b)に示した二乗検波回路の直流成分回路モデルについて考察する。この

過程では、偏微分方程式(3.1.8)に含まれるコンダクタンス𝐺(𝑣(𝑥, 𝑡))が求まる。回路モ

デル中の直流電流源 I は、ドリフト電流成分𝑖𝑑𝑟𝑖と拡散電流成分𝑖𝑑𝑖𝑓からなる。以下の考

察では UCCM を使用する。初めに、ドリフト成分のコンダクタンス𝐺𝑑𝑟𝑖と電流𝐼𝑑𝑟𝑖を求

める。一般に、ドリフト電流𝐼𝑑𝑟𝑖は、素電荷𝑞・キャリア密度𝑛・キャリア速度𝜈・ゲート

幅𝑊を用いて式(3.1.11)のように表せる。 

 

𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡) =  −𝑞𝑛𝜈𝑊 (3.1.11) 

 

また、キャリア速度𝜈は、位置𝑥・時刻 t における局所チャネル電位𝑣𝑐(𝑥, 𝑡)を用いて式

(3.1.12)のように表せる。 

 

𝜈 = −𝜇
𝜕𝑣𝑐(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
 (3.1.12) 

 

式(3.1.4)と式(3.1.11)および式(3.1.12)から、式(3.1.13)を得る。ただし、式(3.1.13)にお

ける局所チャネル電位𝑣𝑐(𝑥, 𝑡)は、ソース端(𝑥 = 0)とドレイン端(𝑥 = 𝐿)において、それ

ぞれ𝑣𝑐(0, 𝑡) = 0と𝑣𝑐(𝐿, 𝑡) = 𝑣𝑑𝑠(𝑡)である。 

 

𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡) =  𝜇𝐶𝑜𝑥𝑊
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞
ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]
𝜕𝑣𝑐(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
 (3.1.13) 

 

また、ゲート電圧𝑣𝑔𝑠(𝑡)およびドレイン電圧𝑣𝑑𝑠(𝑡)は、以下の式(3.1.14)および式(3.1.15)

で与えられる。 

 

𝑣𝑔𝑠(𝑡) = 𝑣𝑅𝐹(𝑡) + 𝑉𝑔 (3.1.14) 

𝑣𝑑𝑠(𝑡) = 𝑣𝑅𝐹(𝑡) (3.1.15) 

 

式(3.1.13)の両辺に対して、𝑥についての区間0から𝐿における定積分を行い、これを式変

形することで、式(3.1.16)を得る。 
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𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡)∫ 𝑑𝑥
𝐿

0

= 𝜇𝐶𝑜𝑥𝑊
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞
∫ ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]
𝜕𝑣𝑐(𝑥, 𝑡)

𝜕𝑥
𝑑𝑥

𝐿

0

 

𝐿 𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡) = 𝜇𝐶𝑜𝑥𝑊
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞
∫ ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]𝑑𝑣𝑐

𝑣𝑑𝑠(𝑡)

0

 

𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡) = 𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞
∫ ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]𝑑𝑣𝑐  

𝑣𝑑𝑠(𝑡)

0

(3.1.16) 

 

ここで、ln(1 + exp 𝑥)の、𝑥 = 𝑎におけるテーラー展開は式(3.1.17)の通りである。 

 

ln(1 + exp 𝑥) = ln(1 + exp𝑎) +
exp𝑎

1 + exp𝑎
(𝑥 − 𝑎) +

1

2!

exp 𝑎

(1 + exp𝑎)2
(𝑥 − 𝑎)2 +⋯ (3.1.17) 

 

式(3.1.16)の右辺を求めるため、式(3.1.17)を用いる。ただし、式(3.1.17)の右辺におけ

る、(𝑥 − 𝑎)2を含むそれ以降の項については、積分後に直流成分を含まないことから省

略することができる。また、入力信号を𝑣𝑅𝐹(𝑡) = 𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡とする。この結果、式(3.1.18)

を得る。 

 

𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡) = 𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞
{ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡 

+
exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1

2
 
𝑞

𝜂𝑘𝐵𝑇
𝑉𝑅𝐹
2 sin2𝜔𝑡

}
 
 

 
 

 (3.1.18) 

 

得られた𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡)のうち、sin2𝜔𝑡 =
1

2
(1 − cos 2𝜔𝑡)であるから、直流成分はsin2𝜔𝑡の項に

含まれている。よって、ドリフト電流𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡)に含まれる、ドリフト電流の直流成分𝐼𝑑𝑟𝑖(𝑡)

は、式(3.1.19)のように求まる。 

 

𝐼𝑑𝑟𝑖(𝑡) = 𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑉𝑅𝐹
2

4
 (3.1.19) 
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また、式(3.1.19)に式(3.1.5)の理想係数𝜂を代入すると、式(3.1.20)を得る。 

 

𝐼𝑑𝑟𝑖(𝑡) = 𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

exp [
ln10
𝑆 (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)]

1 + exp [
ln10
𝑆 (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)]

𝑉𝑅𝐹
2

4
 (3.1.20) 

 

ドリフト電流に関わるチャネルコンダクタンスを𝑔𝑑𝑟𝑖(𝑡)とすると、𝑔𝑑𝑟𝑖(𝑡) =
𝜕𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡)

𝜕𝑣𝑑𝑠(𝑡)
=

𝜕𝑖𝑑𝑟𝑖(𝑡)

𝜕𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡
と表すことができる。式(3.1.18)の両辺を𝑣𝑑𝑠(𝑡) = 𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡で偏微分し式

(3.1.5)の理想係数ηを代入すると、式(3.1.21)を得る。 

 

𝑔𝑑𝑟𝑖(𝑡) = 𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

𝑆

ln 10

{
 
 

 
 

ln [1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
] +

exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞

𝜂𝑘𝐵𝑇
𝑣𝑑𝑠(𝑡)

}
 
 

 
 

(3.1.21) 

 

よって、ドリフト電流に関わるコンダクタンス𝑔𝑑𝑟𝑖(𝑡)に含まれる、ドリフト電流に関わ

るコンダクタンスの直流成分𝐺𝑑𝑟𝑖(𝑡)は、式(3.1.22)のように求まる。 

 

𝐺𝑑𝑟𝑖(𝑡) = 𝜇𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

𝑆

ln 10
ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
] (3.1.22) 

 

また、式(3.1.20)と式(3.1.22)を用いることで、ドリフト電流によるドレイン端子出力電

圧𝑉𝑑𝑟𝑖(𝑡) =
𝐼𝑑𝑟𝑖(𝑡)

𝐺𝑑𝑟𝑖(𝑡)
を、式(3.1.23)のように求めることができる。 

 

𝑉𝑑𝑟𝑖(𝑡) =
𝐼𝑑𝑟𝑖(𝑡)

𝐺𝑑𝑟𝑖(𝑡)
=

𝑉𝑅𝐹
2 exp [

ln10
𝑆 (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)]

4 {1 + exp [
ln 10
𝑆 (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)]} ln {1 + exp [

ln 10
𝑆 (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)]}

ln 10

𝑆
(3.1.23) 

 

この結果から、この MOSFET の入出力特性は𝑉𝑑𝑟𝑖(𝑡) ∝ 𝑉𝑅𝐹
2 であり、ドリフト成分につ

いて二乗検波が行われていることがわかる。 
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3.1.3 チャネル中における拡散成分の解析 

次に、図 3.2(b)に示した回路モデルにおける、拡散成分について考察する。拡散電流

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡)は、拡散係数𝐷𝑛を用いて、式(3.1.24)のように表すことができる。また、式(3.1.4)

を式(3.1.24)に代入し、式(3.1.25)を得る。 

 

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = −𝑞𝐷𝑛𝑊
𝑑𝑛

𝑑𝑥
 (3.1.24) 

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = −𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞
𝑊

𝑑

𝑑𝑥
{ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]} (3.1.25) 

 

式(3.1.25) の両辺に対して、𝑥についての区間0から𝐿における定積分を行い、これを式

変形することで、式(3.1.26)を得る。ただし、式(3.1.26)における局所チャネル電位𝑉(𝑥, 𝑡)

は、ソース端(x=0)とドレイン端(x=L)において、それぞれ𝑉(0, 𝑡) = 𝑣𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎと

𝑉(𝐿, 𝑡) = 𝑣𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ − 𝑣𝑑𝑠(𝑡)である。 

 

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡)∫ 𝑑𝑥
𝐿

0

= −𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞
𝑊∫

𝑑

𝑑𝑥
{ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]}𝑑𝑥

𝐿

0

 

𝐿 𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = −𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞
𝑊 {ln [1 + exp

𝑞(𝑣𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ − 𝑣𝑑𝑠(𝑡))

𝜂𝑘𝐵𝑇
]

− ln [1 + exp
𝑞(𝑣𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]} 

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = −𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞

𝑊

𝐿
{ln [1 + exp

𝑞 (𝑣𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ − 𝑣𝑑𝑠(𝑡))

𝜂𝑘𝐵𝑇
] 

− ln [1 + exp
𝑞(𝑣𝑔𝑠(𝑡) − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]} (3.1.26) 

 

また、式(3.1.14)と式(3.1.15)を式(3.1.26)に用いることで、式(3.1.27)を得る。 

 

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = −𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞

𝑊

𝐿
{ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
] 

− ln [1 + exp
𝑞(𝑉𝑅𝐹(𝑡) + 𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]} (3.1.27) 
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ここで、式(3.1.27) の右辺を求めるため、式(3.1.17)のテーラー展開結果を用いる。た

だし、式(3.1.17)の右辺における、(𝑥 − 𝑎)3を含むそれ以降の項を省略して近似した。ま

た、入力信号を𝑣𝑅𝐹(𝑡) = 𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡とする。この結果、式(3.1.28)を得る。 

 

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = −𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞

𝑊

𝐿
{ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]

− ln [1 + exp
𝑞(𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡 + 𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]}  

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = −𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞

𝑊

𝐿

(

 
 
ln [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
]

−

{
 
 

 
 

ln [1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)

𝜂𝑘𝐵𝑇
] +

exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞

𝜂𝑘𝐵𝑇
 𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡

+
exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

2 [1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

]

2

𝑞2

𝜂2𝑘𝐵
2𝑇2

 𝑉𝑅𝐹
2 sin2𝜔𝑡

}
 
 

 
 

 

)

 
 
  

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = 𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑞

𝑊

𝐿

exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇 {

 
 

 
 

 
𝑞

𝜂𝑘𝐵𝑇
 𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡

+
𝑞2 𝑉𝑅𝐹

2 sin2𝜔𝑡

2𝜂2𝑘𝐵
2𝑇2 [1 + exp

𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

]

 

}
 
 

 
 

  

𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡) = 𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇 {

 
 

 
 

𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡 +
𝑞

𝜂𝑘𝐵𝑇

 𝑉𝑅𝐹
2 sin2𝜔𝑡

2 [1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

]
}
 
 

 
 

(3.1.28) 

 

得られた𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡)のうち、sin2𝜔𝑡 =
1

2
(1 − cos 2𝜔𝑡)であるから、直流成分はsin2𝜔𝑡の項に

含まれている。よって、拡散電流𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡)に含まれる、拡散電流の直流成分𝐼𝑑𝑖𝑓(𝑡)は、式

(3.1.29)のように求まる。 
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𝐼𝑑𝑖𝑓(𝑡) = 𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

[1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

]

2

𝑞

𝜂𝑘𝐵𝑇

𝑉𝑅𝐹
2

4
 (3.1.29) 

 

また、拡散係数は、キャリア移動度𝜇などを用いて𝐷𝑛 =
𝜇𝑘𝐵𝑇

𝑞
と表せる。これと式(3.1.5)

の理想係数𝜂 =
𝑞

𝑘𝐵𝑇

𝑆

ln10
を用いて式(3.1.29)を書き換えると、式(3.1.30)を得る。 

 

𝐼𝑑𝑖𝑓(𝑡) =
𝑘𝐵𝑇

𝑞
𝜇𝐶𝑜𝑥

𝑊

𝐿

exp [
ln 10
𝑆 (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)]

{1 + exp [
ln10
𝑆 (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)]}

2

ln 10

𝑆

𝑉𝑅𝐹
2

4
 (3.1.30) 

 

拡散電流に関わるチャネルコンダクタンスを𝑔𝑑𝑖𝑓(𝑡)とすると、𝑔𝑑𝑖𝑓(𝑡) =
𝜕𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡)

𝜕𝑣𝑑𝑠(𝑡)
=

𝜕𝑖𝑑𝑖𝑓(𝑡)

𝜕𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡
と表すことができる。式(3.1.28)の両辺を𝑣𝑑𝑠(𝑡) = 𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡で偏微分すると、

式(3.1.31)を得る。 

 

𝑔𝑑𝑖𝑓(𝑡) = 𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇 {

 
 

 
 

1 +
𝑞

𝜂𝑘𝐵𝑇

 𝑉𝑅𝐹 sin𝜔𝑡

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇 }

 
 

 
 

 (3.1.31) 

 

よって、拡散電流に関わるコンダクタンス𝑔𝑑𝑖𝑓(𝑡)に含まれる、拡散電流に関わるコンダ

クタンスの直流成分𝐺𝑑𝑖𝑓(𝑡)は、式(3.1.32)のように求まる。 

 

𝐺𝑑𝑖𝑓(𝑡) = 𝐷𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊

𝐿

exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

1 + exp
𝑞(𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)
𝜂𝑘𝐵𝑇

 (3.1.32) 

 

また、式(3.1.30)と式(3.1.32)を用いることで、ドリフト電流によるドレイン端子出力電

圧𝑉𝑑𝑖𝑓(𝑡) =
𝐼𝑑𝑖𝑓(𝑡)

𝐺𝑑𝑖𝑓(𝑡)
を、式(3.1.33)のように求めることができる。 
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𝑉𝑑𝑖𝑓(𝑡) =
𝐼𝑑𝑖𝑓(𝑡)

𝐺𝑑𝑖𝑓(𝑡)
=

𝑉𝑅𝐹
2

4 {1 + exp [
ln 10
𝑆 (𝑉𝑔 − 𝑉𝑡ℎ)]}

ln 10

𝑆
 (3.1.33) 

 

この結果から、この MOSFET の入出力特性は𝑉𝑑𝑖𝑓(𝑡) ∝ 𝑉𝑅𝐹
2 であり、拡散成分について

二乗検波が行われていることがわかる。また、前節と本節の結果から、MOSFET のチ

ャネル中では、ドリフト成分と拡散成分の双方において二乗検波が行われていることが

示された。 

3.1.4 テラヘルツ波検出回路 

 本節では、これまでに述べた理論に基づく、機能的な拡張を行った二乗検波回路(以

後、これをテラヘルツ波検出回路と呼称する)の構成および動作について述べる。図 3.3

に、テラヘルツ波検出回路の回路図を示す。テラヘルツ波検出回路は、カスコードアン

プ(Cascode amp)とサブスレッショルドオペアンプ(Subthreshold op-amp)という、2 つ

のアンプ回路から構成されている[4-5]。3.2 節で述べるオンチップアンテナによって受信

された信号は、カスコードアンプに入力される。3.1.1~3.1.3 節で述べた原理に基づい

て、受信された信号はカスコードアンプの入力段 MOSFET によって二乗検波される。

テラヘルツ波検出回路では、カスコードアンプを介してこの検波波形を出力する。カス

コードアンプは、MOSFET 単一での増幅回路と比較して低周波における利得が大きい。

先に述べた通り、検波波形はテラヘルツ波が MOSFET に入力された結果発生する直流

図 3.3 テラヘルツ波検出回路 
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成分の信号を指す。そのため、カスコードアンプを用いることで、検波利得が改善され

る。また、カスコードアンプを構成することで、入出力間における信号のアイソレーシ

ョンが強化される。単一の MOSFET を用いて検波を行った場合、ゲート・ドレイン間

はゲート容量と寄生容量によって結合されているため、出力(ドレイン端)にテラヘルツ

波帯の信号が混入する可能性が高い。テラヘルツ波の検波はカスコードアンプによって

行われるが、カスコードアンプを構成する MOSFET の製造ばらつきによって、検波波

形のオフセット成分がばらつく可能性がある。この問題は、オンチップアンテナとカス

コードアンプを複数組用いてテラヘルツイメージセンサを構成した際に、固定パターン

の雑音として表れてしまう。そこで、テラヘルツ波検出回路では、サブスレッショルド

オペアンプというアンプを、カスコードアンプに対する負帰還要素として用いている。

サブスレッショルドオペアンプは、カスコードアンプの出力値を一定にするように動作

する。ただし、サブスレッショルドオペアンプはそのテール電流源を担う MOSFET(M

〇)のゲート端子が接地電位にバイアスされている。その結果、サブスレッショルドオ

ペアンプの動作速度は非常に遅くなり、そのカットオフ周波数は 100Hz 程度である。

つまり、サブスレッショルドオペアンプは、カスコードアンプの出力信号のごく低周波

成分(～直流成分)に対してのみ負帰還を行う。その結果、サブスレッショルドオペアン

プの負帰還動作により、カスコードアンプ出力の直流オフセット成分が抑制される。こ

れら 2 つのアンプの周波数特性を図 3.4 に示す。サブスレッショルドオペアンプによっ

て負帰還が行われるとき、テラヘルツ波検出器全体は図 3.4 に示すようなバンドパス特

性𝐴(𝜔)を得る[6]。OOK(On-OFF Keying)変調されたテラヘルツ波信号の検出を行う場

合において、このバンドパス特性が最大/最小の OOK 変調周波数を決定する。また、

テラヘルツ検出器のなかで主要となる雑音は 1/f ノイズ(フリッカーノイズ)である。カ

スコードアンプとサブスレッショルドオペアンプを用いたテラヘルツ検出器では、その

バンドパス特性から 1/f ノイズを大幅に削減することも可能である[6]。 

図 3.4 テラヘルツ波検出回路の周波数特性 

(a) 各アンプの周波数特性 (b) テラヘルツ波検出回路のバンドパス特性 
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3.2 オンチップアンテナ 

 アンテナ型テラヘルツ波検出器には、前節で述べたテラヘルツ波検出回路とあわせて

オンチップアンテナを用いる。オンチップアンテナは半導体集積技術によって、半導体

チップ上に集積されるアンテナである。3.1 節で述べたテラヘルツ波検出回路は FET を

用いた検波回路であり、各種の FET プロセスを用いて集積することができる。FET プ

ロセスの中でも、特に Si CMOS プロセスは、大規模集積回路(LSI : Large-Scale 

Integration)の集積をはじめとして、様々な集積回路の製造に用いられる標準的な半導

体集積プロセスといえる。テラヘルツ波検出回路は Si CMOS プロセスで集積すること

が可能である。Si CMOS プロセスでは、Si 基板上に各種トランジスタを集積し、それ

らを上層に集積する金属層(配線層)を用いて結線し、目的の集積回路を構成している。

金属層の層数はプロセスルールにより異なるが、少なくとも 5 層程度の金属層を用いて

配線を構成することができる。金属層は電気的な配線だけではなく、その構造によって

機能を持たせることが可能である。例えば、意図的に信号遅延させるためのミアンダ配

線や、配線をうずまき状に配置することでインダクタを構成することが可能である。オ

ンチップアンテナも同様に金属層を用いて構成することが可能であり、また、金属層は

本来でいうところの配線であるから、アンテナを直接任意の配線・回路に接続すること

が可能である。そのため、オンチップアンテナとテラヘルツ波検出回路は同一のプロセ

スで同時に集積可能であるだけでなく、それらの接続のために一切の後加工を必要とし

ない。ボロメータ型テラヘルツ波検出器では、マイクロボロメータと、その出力を読み

出すための機能的な集積回路は、それぞれ別の半導体チップ上に集積される。これらの

接続には、ボンディングワイヤや外部のインターボーザ基板、あるいは、Si 貫通電極

(TSV: Through-Silicon Via)[7]を用いる必要がある。これらによる部品点数の増加は、デ

バイスコストの増大や、製品パッケージとして見た際の故障率の増加につながる可能性

がる。そのため、オンチップアンテナとテラヘルツ波検出回路の同時集積が可能なアン

テナ型テラヘルツ波検出器は、単一の半導体チップ(モノリシックなデバイス)としての

優位性を持っている。本節では、アンテナ型テラヘルツ波検出器に用いるオンチップア

ンテナの構造や特性について述べる。 

3.2.1 マイクロストリップパッチアンテナ 

マイクロストリップパッチアンテナは、誘電体によって隔てられた 2 枚の導体板によ

って構成されるアンテナである。２枚の導体板はそれぞれ、放射素子・地導体板として

はたらく。マイクロストリップパッチアンテナの動作原理について以下に述べる。図 3.5

は、TM10 モード動作時のマイクロストリップパッチアンテナの構造と電位分布・電界

放射の様子を示している。マイクロストリップパッチアンテナの放射素子金属板の長さ

を𝐿、また、ターゲットとする電磁波の波長をλとする。𝐿 = 𝜆/2の条件を満たす場合、
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図 3.5 に示したように、放射素子金属板の両端において、その電位が逆転した状態とな

る。ここで、地導体板は接地電位にバイアスされている。そのため、地導体板から放射

素子金属板の負電位側に向けて、また、放射素子金属板の正電位側から地導体板に向け

て、それぞれ高電位側から低電位側に向けて電界が生じる。このような電界を、フリン

ジング電界という。放射素子金属板の両端におけるフリンジング電界は、アンテナ面と

垂直な軸上から見た場合、同一の方向を向いている。この同一方向を向く電界は、巨視

的に見ると一つの大きな電界を作っており、ここからマクスウェル方程式に沿った電磁

波放射が発生する。図 3.5 はある時刻におけるマイクロストリップパッチアンテナの状

態を表している。ここから半周期が経過した時点では、放射素子金属板中の電位分布も

逆転しており、フリンジング電界の方向もまた逆転している。このように、放射素子金

属板の近辺でフリンジング電界が変化し続けることにより、繰り返し電磁波が放射され

続ける。無限の地導体板を持つ理想的な方形マイクロストリップパッチアンテナの共振

周波数𝑓𝑟は、フリンジング電界の影響を考慮した等価的な放射素子長𝐿𝑒、真空中の光速

𝑐0、また、誘電体の比誘電率𝜀𝑟を用いて、式(3.2.1)のように表せる。 

 

𝑓𝑟 =
𝑐0

2𝐿𝑒√𝜀𝑟
 (3.2.1) 

 

また、等価的な放射素子長𝐿𝑒は式(3.2.2)、式(3.2.3)、および、式(3.2.4)のように表せる。

ただし、これらの式中におけるℎは誘電体の膜厚である。 

 

𝐿𝑒 = 𝐿(1 + ∆)
√𝜀𝑟𝑒(𝐿)𝜀𝑟𝑒(𝑊)

𝜀𝑟
 (3.2.2)  

図 3.5 マイクロストリップパッチアンテナの動作 

図中の破線がフリンジング電界(電界放射の根源)である 
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∆=
ℎ

𝐿
{0.882 +

0.164(𝜀𝑟 − 1)

𝜀𝑟
2 +

𝜀𝑟 + 1

𝜋𝜀𝑟
[0.758 + ln (

𝐿

ℎ
+ 1.88)]} (3.2.3) 

𝜀𝑟𝑒(𝑥) =
𝜀𝑟 + 1

2
+
𝜀𝑟 − 1

2
(1 +

12ℎ

𝑥
)
−
1
2
 (3.2.4) 

 

例えば、オンチップアンテナを想定してℎ = 10 𝜇𝑚、𝐿 = 𝑊 = 100 𝜇𝑚、また、誘電体と

して SiO2 が使用されることを想定して𝜀𝑟 = 3.8、これらを用いて共振周波数𝑓𝑟を求める。

このとき、𝜀𝑟 = 3.34、∆= 0.221、𝐿𝑒 = 107 𝜇𝑚、𝑓𝑟 = 0.715 THzと求まり、マイクロスト

リップパッチアンテナは、テラヘルツ波向けのオンチップアンテナとして適当な寸法・

共振周波数をもつことが分かる。 

 次にマイクロストリップパッチアンテナの給電方法について述べる。アンテナ技術に

用いる給電方式は、直接給電方式と電磁結合給電方式の 2 つに大別される。直接給電方

式は、放射素子に対して直接伝送線路を接続し励振する方式である。電磁結合給電方式

は、放射素子は電気的に浮いた状態になっており、その付近に設けられた給電線路から

非接触に給電を受け、アンテナを励振する方式である。マイクロストリップパッチアン

テナは直接給電方式を用いるアンテナである。また、先述の通り、マイクロストリップ

パッチアンテナは放射素子と地導体板をもつアンテナであり、放射素子に対する給電経

路のリターンパスは地導体板が担う(非平衡給電)。マイクロストリップパッチアンテナ

に対する直接給電の方法は、背面同軸給電と共平面給電という 2 つの方式に分けられ

る。これらの模式図を図 3.6 に示す。背面同軸給電は、放射素子の背面(アンテナ平面

の下部)に給電点を設ける方式である。本来、マイクロストリップパッチアンテナの背

面には誘電体と地導体板が存在するが、背面同軸給電では、これらを垂直に貫くアンテ

ナ軸と同軸の給電線路を設けている。この方式では、放射素子上の任意の点に給電点を

設定することが可能である。給電点の配置は、アンテナの入力インピーダンスに影響す

る。アンテナの入力インピーダンスは、給電点における電圧と電流の比に等しい。マイ

クロストリップパッチアンテナでは、放射素子の中央に近づくほど電流密度が増加する。

そのため、放射素子の中央に給電点を設けた場合、入力インピーダンスは 0 となり、放

射素子の端点(フリンジング電界の周辺)に給電点を設けた場合、入力インピーダンスは

数百オーム程度の大きな値となる。つまり、背面同軸給電方式では、入力インピーダン

スの制御性が高く、後段のテラヘルツ波検出回路とのインピーダンス整合を取りやすい
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利点がある。一方で、誘電体・地導体板を貫く給電線路を設けるために、加工工程が増

える可能性がある。PCB 基板上に設けるマイクロストリップパッチアンテナであれば、

基板背面から穴あけ加工を行い、給電線路をはんだ付けすることで実装可能である。半

導体チップ上で背面同軸給電を実装する場合は、アンテナ面と直交する導体として金属

層間を電気的に接続するビアが使用できる可能性がある。しかし、ビアは単体で数オー

ム程度の抵抗値を持っている。先述の通り、放射素子は最上層の金属層を用いて実装す

る。そのため、最上層(放射素子)から最下層(テラヘルツ波検出回路)までの給電線路を

設けるためには、金属層数に応じてビアを直列に接続する必要がある。ビアの並列数を

増やすことで給電線路の抵抗値を下げることはできるものの、給電点が大型化すること

により、アンテナの特性が、本来の点として給電した場合の設計値から劣化する可能性

がある。また、接続する金属層によって、ビアのサイズや抵抗値は異なる。そのため給

電線路は一様な導体ではないことに注意が必要である。そのため、オンチップアンテナ

で背面同軸給電を用いる場合には、給電線路自体の特性も加味したうえで、アンテナの

設計を行う必要がある。共平面給電は、放射素子と同一平面上に給電線路を設け、放射

素子のいずれかの辺上の給電点から接給電を行う方式である。PCB 基板上か半導体基

板上かに関わらず、マイクロストリップパッチアンテナの放射素子は配線可能な金属層

を用いて製造されることが殆どであり、このような給電線路を設けることは容易である。

一方で、給電線路とアンテナ面が同一平面上にあることから、給電線路からの放射がア

図 3.6 マイクロストリップパッチアンテナの給電方式 

(左: 共平面給電 右: 背面同軸給電) 

(a) 放射素子上方から見た場合 

(b) 給電線路側から見た場合 

図中では放射素子・地導体板・給電線路のみを表示している 
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ンテナの特性を劣化させる可能性がある。また、放射素子の側方に給電線路が伸びる形

状になるため、背面同軸給電を行う場合と比較して、アンテナ全体の専有面積が大きい。

共平面給電では、背面同軸給電のように自由に給電点を設定することができない。その

ため、給電点を放射素子内部に設けたい場合、放射素子に切り込みを設けることで、給

電点に達するまでの間、給電線路と放射素子の分離を保つように設計する。図 3.7 に、

マイクロストリップパッチアンテナを用いたテラヘルツ波検出器の設計図を示す。この

テラヘルツ波検出器は、アンテナ部・マッチング線路部・検波回路部からなる。以下で

は、これらの要素をまとめてピクセルと呼称する。アンテナ部では、給電点を調整する

ための切り込み構造を見ることができる。ピクセルに用いたマイクロストリップパッチ

アンテナのターゲット周波数は、0.85 THz とした。ターゲット周波数を選定する際に

は 、 独 立 行 政 法 人 情 報 通 信 研 究 機 構 (NICT: National Institute of Information and 

Communications Technology)から提供されている、テラヘルツ波大気減衰データを参考に

した[8]。プロットしたこのデータを図 3.8 に示す。テラヘルツ波の大気減衰は 1 THz を

超えると非常に大きくなり、また、0.5 THz 以下では波長が長くなり空間分解能が下が

る。そのため、比較的大気減衰が小さく、かつ、十分な空間分解能が得られる 0.8 THz 

- 0.9 THz のテラヘルツ波をターゲット周波数とした。先に示したマイクロストリップ

パッチアンテナの共振周波数計算例と比較しても、アンテナ寸法が妥当な数値であるこ

とがわかる。図 3.9 に、試作したテラヘルツ波検出器を示す。本試作では、複数のこの

ピクセルを 2 次元に配置したアレイセンサとして設計している。図 3.7 および図 3.9 の

外周に記した215 𝜇𝑚という数値は、この繰り返し単位の大きさである。つまり、実質的

なピクセル寸法は215 𝜇𝑚(横)×215 𝜇𝑚(縦)である。ただし、実際のアンテナおよびその

他の回路要素が占有している面積は、130 𝜇𝑚(横)×215 𝜇𝑚(縦)である。試作には、商用

の半導体集積プロセスとして提供されている、SilTerra Malaysia 社の0.18 𝜇𝑚 Si CMOS

図 3.7 マイクロストリップパッチアンテナ型テラヘルツ波検出器のレイアウト 
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プロセスを用いた。同プロセスでは、金属層が M1 から M6 までの計 6 層提供されてい

る。マイクロストリップパッチアンテナの放射素子は、最上層の金属層にあたる M6 層

を用いて設計した。そのため、図 3.7 のように半導体チップを上部から撮影することで、

放射素子の構造を見ることができる。地導体板は最下層の金属層にあたる M1 層を用い

て設計した。放射素子から地導体板までの縦区間には、その他の配線等が一切含まれて

いない。Si CMOS プロセスでは、層間を可視光帯で透明な SiO2 で充填している。その

ため、図 3.9 では M1 層で構成した地導体板がわずかに透けて見えている。ところで、

本ピクセルの外寸は215 𝜇𝑚四方であるが、この寸法は Si 基板中におけるテラヘルツ波

の波長よりも十分に長い。つまり、回折限界的にピクセルの小型化猶予がある。図 3.7

図 3.8 テラヘルツ波大気減衰データ 

図 3.9 試作したマイクロストリップパッチアンテナ型テラヘルツ波検出器 
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および図 3.9 から、このピクセル内においてアンテナ部の面積専有率が大きいことが分

かる。オンチップアンテナを小型化することで、ピクセルの小型化が可能であることは

明らかである。しかし、アンテナの寸法はターゲットとする電磁波の周波数と密接に関

係しており、同一種のアンテナを用いる限りはその寸法は大きく変更することができな

い。アンテナの寸法を変化させるためには、異なる種類のアンテナの使用について検討

する必要がある。 

3.2.2 スロットアンテナ 

 スロットアンテナは、導体面上に設けた隙間(スロット)を放射素子として用いるアン

テナである。スロットアンテナはその構造から、マイクロストリップ線路上や導波管の

壁面にスロットを設けることで構成することができる。スロットアンテナの動作原理に

ついて以下に述べる。図 3.10 は、スロットアンテナの構造と電位分布・電界放射の様

子を示している。スロットアンテナは、導体面上を流れる電流がスロットに遮られ、ス

ロット間隙に電位差が生じることによって電磁波を放射する。そのため、スロットの長

手方向が電流方向と直交するように設ける必要がある。設けるスロット長は、ターゲッ

トとする電磁波長𝜆に対して𝜆/2とすることで、スロットを対称軸とした逆電位がスロッ

ト両側の導体板に生じる。また、スロットの幅はスロットアンテナの帯域特性に影響を

与える。そのため、スロットの幅に応じて、マイクロストリップパッチアンテナと比較

してより広帯域なアンテナを構成可能である。スロットを取り囲む導体板の寸法は、理

想スロットアンテナの場合には無限であるが、現実的には一辺が3/4𝜆から𝜆程度の長さ

の正方形とすることが多い。スロットアンテナは導体面状に間隙を設けるだけで構成す

ることができるため、ひとつの長い線路上に複数のスロットアンテナを構成し駆動する

図 3.10 スロットアンテナの動作 

図中の破線がスロット部に生じる電界(電界放射の根源)である 
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ことが容易である。そのため、線上に並んだ何らかの給電対象に対して、非接触な電磁

結合給電のための送電用アンテナ列として用いることが可能である。スロットアンテナ

は直接給電方式のアンテナである。ただし、マイクロストリップパッチアンテナと異な

る点として、平衡給電または非平衡給電の両方式において利用することが可能である。

図 3.11 に、スロットアンテナの給電方法を示す。平衡給電を用いる場合は、図のよう

にスロットを跨ぐように 2 つの給電点(逆相)を設ける。非平衡給電を用いる場合は、ス

ロット近辺に給電点を設ける。マイクロストリップパッチアンテナの節でも述べた通り、

オンチップアンテナとして使用する場合には、背面同軸給電ではなく共平面給電が適し

ている。そのため、面積的な制約が存在する場合には、給電線路を含めたアンテナ寸法

をいたずらに増加させないためにも、非平衡給電で用いるのが適当である。スロットア

ンテナは導体面に対して対称な構造を持っているため、放射特性も同様に導体面に対し

て対称である。そのため、スロットアンテナをオンチップアンテナとして用いる場合、

アンテナ面上方の空間だけでなく、アンテナ面下方の SiO2 や Si 基板に対しても放射

が発生する。Si 基板は低抵抗であり、かつ、多くの場合接地電位でバイアスされている。

そのため、単にスロットアンテナをオンチップアンテナとして使用すると、その電磁波

図 3.11 スロットアンテナの給電方式 (左: 非平衡給電 右: 平衡給電) 

(a) 共平面給電の場合 

(b) 背面同軸給電の場合(スロット上方からの見た図) 

(c) 背面同軸給電の場合(鳥瞰図) 
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放射のほとんどは Si 基板に対して行われてしまう。Si 基板への放射を抑制するために

は、アンテナ面より下方(Si 基板側)に、反射板としてマイクロストリップパッチアンテ

ナのような地導体板を設ける方法がある。しかし、そもそも Si 基板への放射が少ない

マイクロストリップパッチアンテナと比較すると、利得・面積効率において特段有効な

手法ではない(本来、スロットアンテナは地導体板が不要であり立体的な専有領域が少

ないが、地導体板を追加してしまうとその利点が消失する)。この問題に対して、筆者

は折り畳みスロットアンテナ(Folded slot antenna)というものを提案した[6]。図 3.12 に、

設計した折り畳みスロットアンテナの概形と寸法を示す。このアンテナは、スロットア

ンテナを構成する導体板をアンテナ下方に折り返すことで、この折り返した導体板をス

ロットアンテナの反射板としても利用するアンテナである。スロット長は96 𝜇𝑚であり、

幅2.39 𝜇𝑚スロット上を給電線路が通過する形状になっている(非平衡給電)。図中では、

給電線路の通過によってスロットを取り囲む導体面が一部途切れているように見える

が、この部分は下層の金属層を用いて接地電位にバイアスしつつ接続されており、電気

的には途切れていない。ピクセルに用いた折り畳みスロットアンテナのターゲット周波

数は、0.885 THz とした。地導体板を含めたマイクロストリップパッチアンテナの専有

図 3.12 折り畳みスロットアンテナの(a)寸法と(b)立体構造 
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面積が130 𝜇𝑚(横)×130 𝜇𝑚(縦)程度であったことと比較して、折り畳みスロットアン

テナの専有面積は106 𝜇𝑚(横)×45 𝜇𝑚(縦)と小型化されている。ここで、マイクロスト

リップパッチアンテナにおける放射素子の寸法は78.5 𝜇𝑚(横)×78.5 𝜇𝑚 (縦)であるが、

フリンジング電界を発生させるためにはより広い地導体板が必要であることから、同ア

ンテナの実効的な専有面積を130 𝜇𝑚四方として見積もっている。また、仮に折り畳みス

ロットアンテナ全体とマイクロストリップパッチアンテナの放射素子の専有面積を比

較したとしても、折り畳みスロットアンテナは 2 割以上の小型化を果たしている。図

3.13 に、折り畳みスロットアンテナを用いたテラヘルツ波検出器の設計図を示す。アン

テナの小型化により、ピクセル外寸が縦横ともに 1 割程度削減されている。マイクロス

トリップパッチアンテナを利用した場合と比較して、マッチング線路部が長くなってい

ることが分かる。これは、マイクロストリップパッチアンテナを用いたテラヘルツ波検

出器を試作したのちに、アンテナのみを差し替えて新たなテラヘルツ波検出器の設計を

行ったことに起因する。いずれのアンテナも、アンテナ単体で試作・測定を行えるので

あればそれが望ましかったが、テラヘルツ波帯の信号をアンテナから計測機器に取り出

すのは困難である。そのため、アンテナの性能評価はテラヘルツ波検出回路を通して行

わざるを得ない。テラヘルツ波検出回路の構成を変更してしまうと、アンテナの特性を

適切に比較することができないため、アンテナのみを差し替える形でピクセルの再設計

を行った。テラヘルツ波検出回路はマイクロストリップパッチアンテナとの接続を前提

として設計されていたため、これに折り畳みスロットアンテナをマッチングさせるため、

マッチング線路が大規模になってしまったのがこの原因である。そのため、テラヘルツ

波検出回路の特性を変更した場合、マッチング線路はより短くなる可能性がある。この

図 3.13 折り畳みスロットアンテナ型テラヘルツ波検出器のレイアウト 
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アンテナ型テラヘルツ波検出器の試作物を図 3.14 に示す。試作には、SilTerra Malaysia

社の0.18 𝜇𝑚 Si CMOS プロセスを用いた。折り畳みスロットアンテナは立体構造をも

つアンテナである。その構造のうち、スロットをもつ導体面は最上層の金属層である M6

層を用い、反射板を担う導体面は最下層の金属層である M1 層を用いた。これら 2 層の

導体面は図 3.12(b)における折り曲げ部において、多数のビアにより電気的に結合され

ている。また、比較としてこの折り畳みスロットアンテナを、通常のスロットアンテナ

として設計した場合の概形を図 3.15 に示す。このアンテナの各部の寸法は、縦寸法以

外折り畳みスロットアンテナと同一であり、唯一縦寸法のみが折り畳みスロットアンテ

ナの 2 倍になっている。また、このアンテナは地導体板および反射板を持たない。 

図 3.14 試作した折り畳みスロットアンテナ型テラヘルツ波検出器 

図 3.15 折り曲げ構造を伸ばしたスロットアンテナの(a)寸法と(b)立体構造 
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3.3 アンテナとテラヘルツ波検出器の特性解析 

本節では、先述のアンテナ 2 種と、それらを用いたテラヘルツ波検出器について、シ

ミュレーションを元に解析・評価する。初めに、アンテナ特性の解析に用いる電磁界解

析手法について解説する。次にアンテナ特性の解析結果について述べる。最後に、テラ

ヘルツ波検出器の特性解析とその結果について述べる。 

3.3.1 時間領域差分法(FDTD 法) 

 アンテナの放射特性を解析するためには、アンテナ近傍において電磁界の分布を解析

する必要がある。解析には電磁界解析ソフトウェアとして、Keysight Technology 社製

の EM Pro を用いた。EM Pro は時間領域における電磁界解析に、時間領域差分法(FDTD

法: Finite Difference Time-Domain method)[9]を用いる。他の電磁界解析手法として、

モーメント法(MoM: Method of Moments)や有限要素法(FEM: Finite Element Method)

による電磁界解析が挙げられるが、これらの手法は周波数領域における電磁界解析手法

であることに注意する。時間領域差分法は、電界𝐸、磁界𝐻、電束密度𝐷、また、磁束密

度𝐵を用いて表されたマクスウェルの法則から得られた差分方程式をもとに、電界𝐸と

磁界𝐻を交互に計算することで、電磁界解析を行う手法である。微分形式で表されたマ

クスウェル方程式を式(3.3.1)および式(3.3.2)に示す。これらの式は、それぞれファラデ

ーの法則とアンペアの法則に相当する 

 

∇ × 𝑬(𝒓, 𝑡) = −
𝜕𝑩(𝒓, 𝑡)

𝜕𝑡
 (3.3.1) 

∇ × 𝑯(𝒓, 𝑡) =
𝜕𝑫(𝒓, 𝑡)

𝜕𝑡
+ 𝑱(𝒓, 𝑡) (3.3.2) 

 

時間領域差分法では、波源を含めた解析領域を定めたうえで、その領域を微小な直方体

状の領域に分割する。次に、分割した領域それぞれにおいて、上記のマクスウェル方程

式を適用し計算を行う。以下では Yee アルゴリズムに基づいて、時間領域差分法の具体

的な計算方法を示す。時間領域差分法では、1 次の差分公式を用いて計算を行う。差分

の定義には、前進差分、後進差分、中心差分が存在するが、時間領域差分法では最も精

度に優れた中心差分を用いる。関数Ｆを電界𝐸または磁界 H として、Ｆに関する空間お

よび時間についての中心差分は式(3.3.3)および式(3.3.4)のように定義される。 

 

𝜕𝐹

𝜕𝑥
~
𝐹 (𝑥 +

∆𝑥
2 , 𝑦, 𝑧, 𝑡) − 𝐹 (𝑥 −

∆𝑥
2 , 𝑦, 𝑧, 𝑡)

∆𝑥
 (3.3.3) 
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𝜕𝐹

𝜕𝑡
~
𝐹 (𝑥, 𝑦, 𝑧, 𝑡 +

∆𝑡
2
) − 𝐹 (𝑥, 𝑦, 𝑧, 𝑡 −

∆𝑡
2
)

∆𝑡
 (3.3.4) 

 

上記の式中に用いられている(𝑥, 𝑦, 𝑧)は、解析のために分割した領域のセルサイズ

(∆𝑥, ∆𝑦, ∆𝑧)を用いて、(𝑥, 𝑦, 𝑧) =  (𝑖∆𝑥, 𝑗∆𝑦, 𝑘∆𝑧)と表すことができる。ただし、𝑖、𝑗、𝑘は

すべて整数である。また、時刻𝑡も整数𝑛と時間ステップ∆𝑡を用いて𝑡 = 𝑛∆𝑡と表すこと

ができる。以降の表記では、関数𝐹について式(3.3.5)に示すような表記の省略を行う。 

 

𝐹(𝑥, 𝑦, 𝑧, 𝑡) = 𝐹𝑛(𝑖, 𝑗, 𝑘) (3.3.5) 

 

以下では式(3.3.1)および式(3.3.2)のマクスウェル方程式に対して、式(3.3.3)および式

(3.3.4)を用いて計算する。例えば式(3.3.1)の両辺に式(3.3.3)および式(3.3.4)を用いる場

合を考えると、左辺の電界は時刻𝑡における値であるのに対して、右辺の磁界は軸𝑡 ±

∆𝑡/2における値となる。このように、時間軸において中心差分を用いたことから、電界

と磁界は∆𝑡/2の時間幅で交互に配置される。これらの電界・磁界の関係を図 3.16 に示

すように定義する。つまり、電界は∆𝑡の整数倍の時刻において定義され、磁界は∆𝑡の(整

数+1/2)倍の時刻において定義される。最終的な計算過程では、時刻𝑡 = (𝑛 − 1) ∆𝑡にお

ける電界𝑬𝑛−1と時刻𝑡 = (𝑛 − 1/2)∆𝑡の磁界𝑯𝑛−1/2を用いて電界𝑬𝑛を求め、磁界𝑯𝑛−1/2

と電界𝑬𝑛を用いて磁界𝑯𝑛+1/2を求める。そのための漸化式を以下に導出する。 

 解析領域の媒質が等方性と非分散性をもち、解析領域内に波源が存在しない場合を考

える。このとき、媒質の透磁率𝜇、誘電率𝜀、3 つの構成方程式𝑩 = 𝜇𝑯、𝑫 = 𝜀𝑬、𝑱 = 𝜎𝑬

を用いて、式(3.3.1)と式(3.3.2)は式(3.3.6)と式(3.3.7)のように表せる。ただし、𝜎は媒

質の伝導率である。 

 

図 3.16 時間領域差分法における電界・磁界と時間軸の関係 
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∇ × 𝑬(𝒓, 𝑡) = −𝜇
𝜕𝑯(𝒓, 𝑡)

𝜕𝑡
 (3.3.6) 

∇ × 𝑯(𝒓, 𝑡) = 𝜀
𝜕𝑬(𝒓, 𝑡)

𝜕𝑡
+ 𝜎𝑬(𝒓, 𝑡) (3.3.7) 

 

これらの式を
𝜕𝑯(𝒓,𝑡)

𝜕𝑡
と

𝜕𝑬(𝒓,𝑡)

𝜕𝑡
について解くと、式(3.3.8)および式(3.3.9)が得られる。 

 

𝜕𝑯(𝒓, 𝑡)

𝜕𝑡
= −

1

𝜇
∇ × 𝑬(𝒓, 𝑡) (3.3.8) 

𝜕𝑬(𝒓, 𝑡)

𝜕𝑡
=
1

𝜀
∇ × 𝑯(𝒓, 𝑡) −

𝜎

𝜀
𝑬(𝒓, 𝑡) (3.3.9) 

 

ここで、これらの式の左辺に注目する。先に述べた通り、電界は∆𝑡の整数倍の時刻にお

いて定義され、磁界は∆𝑡の(整数+1/2)倍の時刻において定義されている。そのため、磁

界の時間による偏微分
𝜕𝑯(𝒓,𝑡)

𝜕𝑡
は𝑡 = 𝑛∆𝑡において計算し、電界の時間による偏微分

𝜕𝑬(𝒓,𝑡)

𝜕𝑡

は𝑡 = (𝑛 −
1

2
)∆𝑡において計算する必要がある。仮に偏微分

𝜕𝑬(𝒓,𝑡)

𝜕𝑡
を𝑡 = 𝑛∆𝑡において計算

しようとしても、𝑡 = 𝑛∆𝑡において𝑬(𝒓, 𝑡)は勾配を持たない点であり、計算ができない。

これらの偏微分を中心差分により近似することで、式(3.3.10)および式(3.3.11)が得られ

る。 

 

𝜕𝑯

𝜕𝑡
|
𝑡=𝑛∆𝑡

=
𝑯𝑛+

1
2 −𝑯𝑛−

1
2

∆𝑡
 (3.3.10) 

𝜕𝑬

𝜕𝑡
|
𝑡=(𝑛−

1
2)∆𝑡

=
𝑬𝑛 − 𝑬𝑛−1

∆𝑡
 (3.3.11) 

 

式(3.3.10)および式(3.3.11)を、式(3.3.8)および式(3.3.9)に代入することで、式(3.3.12)

および式(3.3.13)を得る。 

 

𝑯𝑛+
1
2 −𝑯𝑛−

1
2

∆𝑡
= −

1

𝜇
∇ × 𝑬𝑛 (3.3.12) 

𝑬𝑛 − 𝑬𝑛−1

∆𝑡
=
1

𝜀
∇ × 𝑯𝑛−

1
2 −

𝜎

𝜀
𝑬𝑛−

1
2 (3.3.13) 

 

ただし、式(3.3.13)に含まれる𝑬𝑛−
1

2は値が定義されていない。そのため、この項につい

ては何らかの形で近似・置換する必要がある。使用可能な𝑬𝑛−
1

2近傍の値としては、半ス
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テップ前の電界𝑬𝑛−1または半ステップ後の電界𝑬𝑛が挙げられる。これらの値で𝑬𝑛−
1

2置

き換えることも可能ではあるが、𝑬𝑛−1で置き換えた場合には計算結果が発散する可能

性があることに注意する。ここでは、𝑬𝑛−
1

2近傍の二値の平均を用いてこれを近似する。

つまり、𝑬𝑛−
1

2~
𝑬𝑛−1+𝑬𝑛

2
である。これを式(3.3.13)に代入し、𝑬𝑛について解くと式(3.3.14)

を得る。 

 

𝑬𝑛 − 𝑬𝑛−1

∆𝑡
=
1

𝜀
∇ × 𝑯𝑛−

1
2 −

𝜎

𝜀

𝑬𝑛−1 + 𝑬𝑛

2
 

2𝜀(𝑬𝑛 − 𝑬𝑛−1) = 2∆𝑡∇ × 𝑯𝑛−
1
2 − 𝜎∆𝑡(𝑬𝑛−1 +𝑬𝑛) 

(2𝜀 + 𝜎∆𝑡)𝑬𝑛 = 2∆𝑡∇ × 𝑯𝑛−
1
2 + (2𝜀 − 𝜎∆𝑡)𝑬𝑛−1 

𝑬𝑛 =

∆𝑡
𝜀

1 −
𝜎∆𝑡
2𝜀

∇ × 𝑯𝑛−
1
2 +

1 −
𝜎∆𝑡
2𝜀

1 +
𝜎∆𝑡
2𝜀

𝑬𝑛−1 (3.3.14) 

また、式(3.3.12)を𝐻𝑛+
1

2について解くと式(3.3.15)を得る。 

 

𝑯𝑛+
1
2 −𝑯𝑛−

1
2

∆𝑡
= −

1

𝜇
∇ × 𝑬𝑛 

𝜇 (𝑯𝑛+
1
2 −𝑯𝑛−

1
2) = −∆𝑡∇ × 𝑬𝑛 

𝜇𝑯𝑛+
1
2 = 𝜇𝑯𝑛−

1
2 − ∆𝑡∇ × 𝑬𝑛 

𝑯𝑛+
1
2 = 𝑯𝑛−

1
2 −

∆𝑡

𝜇
∇ × 𝑬𝑛 (3.3.15) 

 

以上により、電界𝑬𝑛を磁界𝑯𝑛−
1

2および電界𝑬𝑛−1で、磁界𝑯𝑛+
1

2を磁界𝑯𝑛−
1

2および電界𝑬𝑛

を用いた漸化式で表すことができた。時間領域差分法では、このようにして 1 ステップ

前の自己値と半ステップ前の他方値を用いて、電界と磁界の要素を交互に計算すること

で、電界と磁界の時間的な変化を求めていく。 

 時間領域差分法では、式(3.3.3)に示したように空間についても中心差分を用いる。そ

のため、時間軸についてこれまで示してきたことと同様に、電界と磁界は空間的にも交

互に配置されることになる。この関係を図 3.17 に示す。このような空間的な解析単位

(ユニットセル)を Yee 格子という。電界はユニットセルの辺上に配置され、磁界はユニ
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ットセルの面上に配置される。実際の解析においては、解析領域を適切な大きさのユニ

ットセルに分割し、解析領域のモデリングを行う。ここで、電磁界の空間的な分布を考

えたときに、すべての空間的な点における電磁界は、式(3.3.14)および式(3.3.15)の結果

から、その近傍における過去時点の電磁界によってのみ計算可能である。つまり、ある

時点における電界・磁界の計算には、既に計算されている結果のみを利用し、空間的な

解析点について電磁界の計算を行う順序に依存性がない。これは、解析領域全体におい

て、すべての電界あるいはすべての磁界が並列に計算可能であることを表している。そ

のため、計算機上で時間領域差分法の計算を行う場合には、並列計算が可能なようにプ

ログラミングを行うことで、より高速に解析を行うことが可能である。 

 ところで、アンテナ解析では解放空間において時間領域差分法を用いるが、解析領域

は有限に設定する必要がある。この場合、解析領域の終端部分において、その先の空間

も解放空間であるような、電磁界の反射が起こらない境界条件を設定する必要がある。

このような条件を、吸収境界条件(ABC: Absorbing Boundary Condition)という。吸収

境界条件は、垂直に入射する平面波を完全に吸収するための条件である。そのため、電

磁波源と解析領域端の距離を大きな値とすることで、解析領域端に到達するすべての電

磁波は平面波となり、吸収境界条件を用いることができる。しかし、解析領域の増加は

計算時間の増加につながるため、このようなアプローチは適切ではない。そこで、この

問題を解決するために複数の吸収境界条件が提案されている。これらは、微分による吸

収境界条件(DABC: Differential-based ABC)と、媒質による吸収境界条件(MABC: 

Material-based ABC) に 大 別 で き る 。 こ こ で は 、 Bérenger に よ っ て 提 案 さ れ た

PML(Perfectly Matched Layer)[10]を吸収境界条件に用いる。PML による吸収境界条件

は MABC に分類され、マクスウェル方程式を満たさない特殊な媒質を境界に配置する

ことで、境界に対して垂直に入射する電磁波だけでなく斜めに入射する電磁波について

も反射せず吸収可能な吸収境界条件を設けることができる。 

図 3.17 時間領域差分法における解析ユニットセル (Yee 格子) 
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3.3.2 時間領域差分法によるアンテナ特性の解析 

本節では、3.2 節で述べた 2 種類のオンチップアンテナについて、時間領域差分法を

用いて解析を行い、それらのアンテナ特性について評価した結果を述べる。本節の内容

は、自筆のオンチップアンテナ特性に関する論文「Wideband terahertz imaging pixel 

with a small on-chip antenna in 180nm CMOS」[6]の一部の内容を含む。時間領域差分

法における、シミュレーション条件を示す。解析領域は図 3.18 の通り(𝑥, 𝑦, 𝑧) =

(300 𝜇𝑚, 300 𝜇𝑚, 600 𝜇𝑚)とした。また、パラメータとして、Si 基板の比誘電率は 11.8、

抵抗率は周波数分散をもたず10 Ω・𝑐𝑚で一定とした。初めに、マイクロストリップパ

ッチアンテナ・折り畳みスロットアンテナ・折り曲げ構造を持たないスロットアンテナ

(以下では通常のスロットアンテナと呼称する)の周波数利得について解析した結果を

図 3.19 に示す。マイクロストリップパッチアンテナは、ターゲット周波数である

0.85 THzにおいて5 dBiの利得を達成している。この結果から、マイクロストリップパッ

チアンテナが確かに狭帯域において高感度なアンテナであること確認できる。通常のス

ロットアンテナはターゲット周波数である0.885 THz付近において−5 dBiの利得しか得

られておらず、またその他の帯域においても利得は非常に低いものとなっている。一方

で、折り畳みスロットアンテナはターゲット周波数付近において0~1 dBi程度の利得が

得られており、その他の帯域では総じてマイクロストリップパッチアンテナよりも

5 dBi程度高い利得を持っていることが分かる。この結果から、折り畳みスロットアンテ

ナが広帯域において安定した感度をもつアンテナであることが確認できる。次に、通常

図 3.18 アンテナの時間領域差分法による解析領域 
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のスロットアンテナと折り畳みスロットアンテナそれぞれの共振点における、その周辺

の電界分布の解析結果を図 3.20 に示す。この図は、図 3.18 の解析領域中の𝑦 = 150𝜇𝑚

における𝑧 − 𝑥面の電界分布を示している。マイクロストリップ給電線路からの放射影

図 3.20 時間領域差分法による電界放射シミュレーション結果 

Conventional: 折り曲げ構造をもたないスロットアンテナ 

Folded: 折り畳みスロットアンテナ 

図 3.19 各アンテナの周波数利得 



3.3 アンテナとテラヘルツ波検出器の特性解析 

48 

 

響を排除するため、この解析において各アンテナへの給電は、給電点直下に配置した

2 𝜇𝑚×12 𝜇𝑚の導体板から給電点に直接接続し給電した。図 3.20 から、通常のスロッ

トアンテナが主に Si 基板に対して電界放射を行っていること、また、折り畳みスロッ

トアンテナがこれと比較して空間中に対してより強力な電界放射を行っていることが

分かる。この結果から、スロットアンテナの折り曲げ構造は、Si 基板への電界放射問題

を抑制することが分かる。次に、折り畳みスロットアンテナの、各部寸法変更によるア

ンテナ特性の変化についての解析結果を示す。はじめに、折り畳みスロットアンテナの

折り曲げ位置を変更し、この時のアンテナ特性の変化を解析した。折り曲げ位置の変更

において、図 3.21 における M6 層導体板の𝑦方向長さ𝑦を変化させたが、この時 M6 層

および M1 層における導体板の𝑦方向長さの合計は45𝜇𝑚 × 2 = 90𝜇𝑚を維持したまま変

化させた。つまり、𝑦 = 47 𝜇𝑚であれば、M6 層の導体板は𝑦方向に47 𝜇𝑚の長さをもち、

M1 層の導体板は y 方向に43 𝜇𝑚の長さをもつ。この時のアンテナのリアクタンスと利

得を図 3.22 に示す。この結果から、折り畳み位置までの距離 y が短くなるにしたがっ

図 3.21 折り畳みスロットアンテナの折り曲げ位置 

図 3.22 折り曲げ位置の変更時におけるアンテナの(a)リアクタンスと(b)周波数利得 
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て、共振周波数が高周波側に移動していることが分かる。また、折り畳み位置までの距

離𝑦が短くなるにしたがって、利得ピークも高周波側に移動していることが分かる。ま

た、折り返し位置が45 𝜇𝑚よりも長い状態では、ピーク利得が減少している。これは折

り返した導体板がスロット下部に到達しておらず、反射板としての機能が損なわれてい

る可能性を示している。次に、折り畳みスロットアンテナの幅を変更し、この時のアン

テナ特性の変化を解析した。アンテナ幅の変更において、図 3.23 における M6 層およ

び M1 層導体板の𝑥方向長さ𝑥を変化させたが、この時スロット長を含むその他の寸法

は変更していない。この時のアンテナのリアクタンスと利得を図 3.24 に示す。この結

果から、アンテナ幅の変更によって、アンテナ利得がわずかに改善されることが分かっ

た。また、アンテナ幅の変更はアンテナのリアクタンス特性にほとんど影響しないこと

が分かった。 

図 3.23 折り畳みスロットアンテナの幅 

図 3.24 アンテナ幅の変更時におけるアンテナの(a)リアクタンスと(b)周波数利得 
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3.3.3 テラヘルツ波検出器の特性解析 

本節では、3.2 節で述べた 2 種類の試作テラヘルツ波検出器について、テラヘルツ波

源を用いて実測し、それらの特性について評価した結果を述べる。本節の内容は、自筆

のオンチップアンテナ特性に関する論文「Wideband terahertz imaging pixel with a small 

on-chip antenna in 180nm CMOS」[6]の一部の内容を含む。測定環境のセットアップを

図3.25に示す。テラヘルツ波源には光注入型テラヘルツパラメトリック発生器(is-TPG: 

injection-seeded Terahertz Parametric Generator)[11]を用いた。is-TPG は非線形結晶で

ある MgO:LiNbO3 を用いており、位相整合条件を変化させることで、その出力周波数

を連続に変化させることが可能なテラヘルツ波源である[11]。is-TPG から出力されたテ

ラヘルツ波は、図に示した光学系を介してテラヘルツ波検出器のアンテナに照射される。

テラヘルツ波検出器の出力信号を正確に測定するため、測定にはロックインアンプを用

いた。また、ロックインアンプと光学系内の光学チョッパは同期しており、テラヘルツ

波検出器に照射されるテラヘルツ波を 31 Hz・Duty 比 50%で変調している。はじめに、

試作した 2 種類のテラヘルツ波検出器の周波数応答を測定した。この測定では、is-TPG

のテラヘルツ波出力周波数を 0.8 THz から 1.2 THz まで変化させて、テラヘルツ波検

波回路の周波数応答を測定した。また、is-TPG の出力するテラヘルツ波は、200 Hz で

OOK(On-Off Keying)変調されている。この測定結果と、シミュレーション上における

周波数応答を図 3.26 に示す。図中に示した利得は、ロックインアンプで測定されたテ

図 3.25 テラヘルツ波検出器の周波数特性測定環境 
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ラヘルツ波検出器出力を、検波回路内のアンプ利得と単一のテラヘルツ波検出器あたり

に照射されるテラヘルツ波のパワーで割った数値である。照射されるテラヘルツ波のパ

ワーは、is-TPG の出力周波数と出力パワーの関係から逆算している。ただし、大気や

水分子による吸収など、is-TPG の出力パワーが小さくなってしまう周波数においては

十分な計算の精度が得られない。そのため、実測値のうち is-TPG の出力パワーが1 𝜇𝑊

以下となる周波数のデータ点は削除してプロットしている。この結果から、マイクロス

トリップパッチアンテナを用いたテラヘルツ波検出器は、設計通りの狭帯域において高

利得な特性を持っていることが分かる。また、折り畳みスロットアンテナを用いたテラ

ヘルツ波検出器は、設計通りの広帯域な特性を持っていることが分かった。次に、試作

した 2 種類のテラヘルツ波検出器の過渡応答を測定した。測定環境のセットアップを図

3.27 に示す。この測定環境は、図 3.27 の測定環境から光学チョッパとロックインアン

プを取り除き、各テラヘルツ波検出器の出力をオシロスコープにより直接観測するもの

である。この測定では、それぞれのテラヘルツ波検出器ついて is-TPG のテラヘルツ波

出力周波数を、マイクロストリップパッチアンテナを用いた検出器に対して 0.926 THz、

折り畳みスロットアンテナを用いた検出器に対して 1.026 THz とした。このテラヘル

ツ波は先の測定同様に、200 Hz で OOK 変調されている。図 3.28 に測定波形を示す。

図に示した測定波形は、オシロスコープの平均化機能を用いて n=128 による平均化を

行った波形である。測定の最中に、テラヘルツ波の入射を遮っている場合であっても、

200 Hz の雑音成分が出力信号に観測された。この原因は is-TPG のテラヘルツ波出力

時に、ポンプ光レーザに大電流を流す必要があることから、この雑音が混入した可能性

がある。そのため、図に示した波形は、テラヘルツ波を入射した場合の波形から、テラ

図 3.26 各アンテナのシミュレーションおよび実測に基づく周波数特性 

(a) マイクロストリップパッチアンテナ 

(b) 折り畳みスロットアンテナ 
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ヘルツ波入社していない場合の波形を差し引いたものになっている(バックグラウンド

雑音の除去)。この結果から、各種オンチップアンテナと、テラヘルツ波検出器が正常

に動作していることが分かる。 

  

図 3.27 テラヘルツ波検出器の過渡応答特性測定環境 

図 3.28 テラヘルツ波検出器の過渡応答特性 

(a) マイクロストリップパッチアンテナ 

(b) 折り畳みスロットアンテナ 
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第 4 章 

テラヘルツイメージセンサ 
 テラヘルツ波帯の利用可能性は第 1 章に述べた通りであるが、単一のテラヘルツ波検

出器だけではなく、テラヘルツ波検出器の 2 次元アレイ(テラヘルツイメージセンサ)を

用いることができれば、より高度な用途にテラヘルツ波帯を活用することが可能になる。

テラヘルツ波帯を用いた非破壊検査や物質同定は、アレイセンサを用いることで点では

なく面での測定が可能になる。単一のテラヘルツ波検出器を用いた場合でも、走査を行

うことで面での測定を行うことはできる。しかし、測定対象の走査には時間を要し、ま

た、走査の間測定対象が完全に静止していることが求められるなど、その用途は限られ

る。アレイセンサによるイメージングは、デバイス走査の必要がないため高速であり、

動作方式によっては動作している測定対象に対しても適切にイメージングを行うこと

が可能である。本章では、テラヘルツイメージングに向けた、テラヘルツ波検出器のア

レイ化によるテラヘルツイメージセンサの構築について述べる。また、第 3 章で示した

ように、テラヘルツ波検出器の出力は一定値ではなく、時間軸上で変化するアナログ回

路の過渡応答である。この出力信号をそのまま扱うことは困難であり、これを適切に扱

うためには A/D 変換器が必要不可欠である。そのため、本章ではテラヘルツイメージ

センサに用いる A/D 変換器についても述べる。 

4.1 テラヘルツ波検出器のアレイ化と信号の読み出し 

 第 3 章で述べたテラヘルツ波検出器は、オンチップアンテナとテラヘルツ波検出回路

が、およそ 200μm 四方程度の領域にひとつのユニットとして実装されている。そのた

め、テラヘルツ波検出器をアレイ化するためには、単にこのユニットを任意の個数アレ

イ状に配置すればよい。例えば、テラヘルツイメージセンサ構成したいのであれば、テ

ラヘルツ波検出器を 2 次元のアレイ状に配置するのが一般的である。しかし、テラヘル

ツ波検出器のアレイ化に伴い、各検出器の出力信号を読み出す方法については考慮が必

要である。今日、可視光領域のイメージセンサとして広く用いられている CMOS イメ

ージセンサ(CIS: CMOS Image Sensor)の多くは、撮像後にピクセルアレイを 1 行ずつ

選択し A/D 変換する Column ADC 方式を採用している[1-5]。これは、多くの CIS にお

いて、集積された CIS チップ上には、画素アレイの列数分の A/D 変換器が存在するこ

とに起因している。そのため、撮像後に全ピクセルの出力値を同時に A/D 変換するこ

とは不可能であり、1 行ずつ読み出して A/D 変換するというプロセスを全行に対して
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行うことで、1 枚の撮像結果を得ることができる。もし撮像の完了後に、すべてのピク

セルが出力値を保持し続けることができるのであれば、このような読み出し方法は多少

の時間を要するものの、十分に実用的である。しかし、現実にはピクセル出力値を長時

間保持することは困難であり、ピクセル出力の保持期間を短縮するために、ある行の撮

像・A/D 変換を行い、それが済み次第、次の行の撮像・A/D 変換を行うという行程を

踏む必要がある。このような撮像方法を、ローリングシャッタ撮像という。この撮像方

法を採用する場合、n 行目の撮像と n+1 行目の撮像は、別の時刻において実施されてい

ることになる。デバイス走査によるイメージングでも述べた内容であるが、ピクセル感

に同時性のない撮像は、動きのない測定対象にのみ有効である。例えば、高速で運行し

ている新幹線上から、このようなイメージセンサを用いてイメージングを行うと、行ご

との撮像タイミングのずれが顕著になる。その結果、得られた画像にはローリングシャ

ッタ歪みという、ピクセル間の非同時性に起因する歪みが発生してしまう。ローリング

シャッタ歪みのイメージを、図 4.1 に示す。もちろん、A/D 変換器の動作を高速にする

等、ピクセル間の非同時性を無視できるほどに短縮することができればローリングシャ

ッタ歪みは抑制可能であるが、これは本質的な解決策ではない。多くの可視光帯の CIS

では、ピクセル内の受光素子であるフォトダイオードとして、埋め込み型フォトダイオ

ードを用いることでこの問題を解決している[6]。「ピクセル出力値を長時間保持するこ

とは困難」と先に述べたが、可視光 CIS におけるこの原因はフォトダイオードの暗電流

であった。可視光 CIS は、可視光がフォトダイオードに入射することで、フォトダイオ

ードを介して FD(Floating Diffusion)容量から電荷が流れ出ることで、その入射強度を

測定している。通常のフォトダイオードを用いた場合、可視光の入射がない状態(非撮

像時)であっても、フォトダイオードには微小な暗電流が流れており、時間とともに FD

図 4.1 ローリングシャッタ歪みのイメージ図 

ローリングシャッタ方式では画面上部の行から順に撮像を行う 

そのため行間の同時性がなく動体の撮像では歪みが発生する 
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容量のポテンシャルが減少変化してしまう。埋め込み型フォトダイオードは暗電流のな

いフォトダイオードである。そのため、可視光 CIS に埋め込み型フォトダイオードを採

用することで、「ピクセル出力値を長時間保持することは困難」であった根本的な原因

を解決した。そのため、すべてのピクセルで同時に撮像を行い、その後は時間をかけて

1 行ずつ読み出し・A/D 変換しても問題がなく、ローリングシャッタ歪みも発生しな

い。このような、全ピクセルにおいて同時に撮像可能なイメージセンサを、グローバル

シャッタイメージセンサという。先述の通り、テラヘルツ波帯の利用可能性は保安検査

をはじめとする非破壊検査が主である。また、放射線を用いる場合と比較して、生体へ

の影響が極限まで少ないことも利点のひとつであった。保安検査ではベルトコンベア上

を流れる荷物の検査や、あるいは携行品の検出のために人体に対して検査を行うことを

考えると、その測定対象は多くの場合動体であることが予想できる。グローバルシャッ

タ動作は画像の歪みを抑えるだけでなく、検査時間の短縮にもつながることから、実用

に向けたテラヘルツイメージセンサはグローバルシャッタイメージセンサであること

が望ましい。テラヘルツイメージセンサのグローバルシャッタ化は、可視光 CIS と異な

るアプローチを行う必要がある。3.3.3 節で示した通り、テラヘルツ波検出器の出力は

アナログ回路の過渡応答波形である。テラヘルツ波の入射強度により、テラヘルツ波検

出器の出力波形は電圧軸・時間軸の双方で変化する。そのため、撮像後のある時刻にテ

ラヘルツ波検出器の出力電圧を S/H (Sample and Hold)したとして、電圧値こそ(短時

間は)保持できるものの、過渡応答特性がすべて失われてしまうため無意味である。こ

のように、時系列を含めたアナログ波形を保持することは容易ではないため、本研究で

はこの機能を A/D 変換器側に負担させている。A/D 変換器は時間軸における動作から、

離散時間型と連続時間型に大別することができる。これらの詳細は 4.2 節で述べるが、

連続時間型 A/D 変換器は入力されたアナログ波形に対して、その時系列まで反映した

A/D 変換を行うことが可能である。また、試作するテラヘルツイメージセンサにおい

ては、すべてのピクセル出力波形に対して連続時間型の A/D 変換を行うために、ピク

セル数と同数の A/D 変換器を設けるピクセル並列アーキテクチャ(詳細は 4.4 節にて述

べる)を採用することとした。 

4.2 離散時間型 A/D 変換機と連続時間型 A/D 変換機 

 A/D 変換器は、入力信号の時系列有無によって、離散時間型 A/D 変換器と連続時間

型 A/D 変換器に大別することができる。離散時間型 A/D 変換器は、連続したアナログ

波形のある一点を切り取って(離散サンプリングを行って)、その値を A/D 変換する

A/D 変換器の総称である。具体的な例として、フラッシュ型 A/D 変換器、逐次比較型

A/D 変換器(SAR ADC: Successive Approximation Register A/D Converter)、パイプラ

イン型 A/D 変換器、また、シングルスロープ型 A/D 変換器(SS ADC: Single Slope A/D 
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Converter)が挙げられる。先に述べた通り、可視光 CIS では埋め込み型フォトダイオー

ドを用いることでピクセルの出力値を強力に保持することが可能であり、A/D 変換の

ためにピクセル出力を離散サンプリングするための追加回路は不要である。そのため、

これらの A/D 変換器は可視光 CIS において広く利用されている。しかし、テラヘルツ

イメージセンサはピクセルの出力値に時系列の要素も含まれているため、これらの A/D

変換器を用いることは不適である。仮に、テラヘルツ波検出器の出力波形を SAR ADC

に入力したとする。SAR ADC は、例えば二分探索により A/D 変換を行うが、二分探索

の最中にもテラヘルツ波検出器の出力電圧は変化し続ける。このとき、テラヘルツ波検

出器の出力波形は適切に A/D 変換されないことが明らかである。連続時間型 A/D 変換

器は、時系列をもつ連続したアナログ波形に対して、その時点で入力されている入力値

に応じて逐次 A/D 変換を行う A/D 変換器の総称である。具体的な例として、デルタシ

グマ型 A/D 変換器(Δ-Σ ADC: Delta-Sigma A/D Converter)、二重積分型 A/D 変換

器、また、電圧制御発振器型 A/D 変換器(VCO ADC: Voltage-Controlled Oscillator A/D 

Converter)が挙げられる。連続時間型 A/D 変換器は、そもそも連続して変化する入力

波形を A/D 変換するため、時系列を含めたアナログ波形をそのまま量子化することが

できる。例えば、テラヘルツ波検出器の出力波形を VCO ADC に入力した場合、VCO 

ADC は入力波形を内部的に積分し、その積分値を出力することができる。本研究では、

VCO ADC を用いて、テラヘルツイメージセンサのピクセル並列アーキテクチャ(詳細

は 4.4 節にて述べる)を実装する。次節では、VCO ADC の動作原理と実装方法・具体

的な動作について述べる。 

4.3 電圧制御発振器型 A/D 変換機 (VCO ADC) 

 本節では、テラヘルツイメージセンサのピクセル並列アーキテクチャ(詳細は 4.4 節

にて述べる)に用いる、電圧制御発振器型 A/D 変換器(VCO ADC: Voltage-Controlled 

Oscillator A/D Converter)[7]の動作原理と実装方法・具体的な動作について述べる。

VCO ADC は、電圧制御発振器(VCO: Voltage-Controlled Oscillator)と、カウンタ回路

という 2 つの回路要素からなる。電圧制御発振器は、入力された電圧値に比例した発振

周波数のクロック信号を出力する発振器である。つまり、電圧制御発振器は、入力され

た電圧値(アナログ値)を、出力するクロック信号の発振周波数(アナログ値)に変換する

回路要素である。電圧制御発振器の出力するクロック信号は、後段のカウンタ回路に入

力される。カウンタ回路は、入力されたクロック信号の立ち上がりエッジ(Positive edge)

の個数を数え上げる。つまり、カウンタ回路は、入力されたクロック信号の発振周波数

(アナログ値)を、カウント値(ディジタル値)に変換する回路要素である。ここで、カウ

ンタ回路が一定時間𝑡𝑐𝑛𝑡の間動作するとき、𝑡𝑐𝑛𝑡の間における電圧制御発振器の平均発
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信周波数の𝑓と、𝑡𝑐𝑛𝑡の間にカウントされた立ち上がりエッジの個数𝑁𝑝𝑜𝑠𝑒𝑑𝑔𝑒は比例の関

係にある。これを式(4.3.1)に示す。 

 

𝑁𝑝𝑜𝑠𝑒𝑑𝑔𝑒 = 𝑓̅ × 𝑡𝑐𝑛𝑡 (4.3.1) 

 

そのため、カウンタ回路は、アナログ値である入力クロック信号の発振周波数を、その

発振周波数(と比例したカウント値)というディジタル値に変化しているといえる。よっ

て、VCO とカウンタ回路を組み合わせることで、入力されたアナログ電圧値を離散化

された(ディジタル値の)周波数に変換する回路として機能する。これが VCO ADC の

A/D 変換原理である。次に、VCO ADC の実回路実装について述べる。図 4.2 に電圧制

御発振器の回路図を示す。図中の VPIX が電圧制御発振器の入力端子であり、テラヘルツ

イメージセンサを構成する際には、テラヘルツ波検出器の出力端子が接続される。また、

図中の VCOOUT が電圧制御発振器のクロック出力端子であり、VCO ADC として用い

る際にはカウンタ回路の入力端子に接続される。電圧制御発振器は、2 つのランプ波源

(Ramp gen)、2 つの比較器、また、1 つの RS-FF(Reset-Set Flip-Flop)回路からなる。

ランプ波源は、ランプ波形を出力する波源であり、ランプ波の傾きは入力されたアナロ

グ電圧値に比例する。比較器はランプ波源の出力 VRAMP と、外部から入力されるリファ

レンス電圧 VCTRL を比較する。比較器はこれらの入力値が VRAMP<VCTRL を満たす時には

論理 0 を出力し、また、VRAMP>VCTRL を満たす時には論理 1 を出力する。RS-FF 回路は、

セット端子(S)に論理 1 が入力されると出力端子(Q)に論理 1 をセットし、リセット端子

(R)に論理 1 が入力されると出力端子(Q)に論理 0 をセットするフリップフロップ回路で

ある。セット端子とリセット端子がともに論理 0 の場合には、既にセットされている値

を保持し続ける。一般に、RS-FF はセット端子とリセット端子に対して同時に論理 1 を

入力することを許容していない(この状態における動作が未定義である)。ここからは電

圧制御発振器の具体的な動作について述べる。初期状態において、RS-FF の出力端子(Q)

図 4.2 電圧制御発振器のブロック図 
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に論理 0 がセットされていたとする。Q=0 であるとき、図 4.2 に含まれる 2 つのランプ

波源のうち、上側のランプ波源①のリセット端子(RST)に論理 0 が入力されるため、ラ

ンプ波源①がランプ波生成を開始する。この時、もう一方のランプ波源②のリセット端

子(RST)には論理 1 が入力されており、ランプ波源②は初期状態のまま動作を停止して

いる。ランプ波源①は入力された VPIX に比例した傾きのランプ波を生成する。ランプ波

源①の出力値 VRAMP1 は、比較器①により常にリファレンス電圧 VCTRL と比較されてい

る。ランプ波源①の出力値が VRAMP1>VCTRL を満たしたタイミングで、比較機①の出力は

論理 0 から論理 1 に変化する。この時、比較器①から出力された論理 1 は、RS-FF のセ

ット端子(S)に入力され、RS-FF の出力端子(Q)に論理 1 がセットされる。Q=1 であると

き、図 4.2 に含まれる 2 つのランプ波源のうち、下側のランプ波源②のリセット端子

(RST)に論理 0 が入力されるため、ランプ波源②がランプ波生成を開始する。この時、

もう一方のランプ波源①のリセット端子(RST)には論理 1 が入力されており、ランプ波

源①は初期化され動作を停止している。ランプ波源②の出力値 VRAMP2 は、比較器②に

より常にリファレンス電圧 VCTRL と比較されている。ランプ波源②の出力値が

VRAMP1>VCTRL を満たしたタイミングで、比較機②の出力は論理 0 から論理 1 に変化す

る。この時、比較器②から出力された論理 1 は、RS-FF のリセット端子(R)に入力され、

RS-FF の出力端子(Q)に論理 0 がセットされる。ここまでの動作を 1 周期として、電圧

制御発振器はこの動作を繰り返す。このとき、動作の繰り返し周期 T はランプ波形の傾

きに反比例する。ランプ波形の傾きは電圧制御発振器の入力 VPIX に比例するため、動作

の繰り返し周期 T は電圧制御発振器の入力 VPIX に反比例する。動作の繰り返し周期 T

と、動作の繰り返し周波数 f が逆数の関係にある。そのため、電圧制御発振器は入力 VPIX

に比例した周波数 f で繰り返し動作を行う。繰り返し動作 1 周期において、RS-FF の出

力端子(Q)は必ず論理 0 から論理 1 に変化する。電圧制御発振器の出力 VCOOUT は、RS-

FF の出力端子(Q)と同一ノードである。よって、電圧制御発振器の出力 VCOOUT には、

入力 VPIX に比例した周波数 f をもつクロック信号を出力する。VPIX の値が一定の時、電

圧制御発振器から出力されるクロック信号の周波数は一定であり、Duty 比は 50%のク

ロック信号を出力する。ただし、VPIX の値が一定である必要はなく、VPIX の変動に追従

する形で電圧制御発振器の出力周波数が変化する。ところで、以上の動作を実現するた

めには、ランプ波源と比較器は必ずしも 2 セット必要ない。つまり、1 つのランプ波源

に繰り返しランプ波形の生成を行わせ、ランプ波形が VCTRL に達するたびにランプ波形

のリセットを行うことで、より小型な電圧制御発振器とすることができる。しかし、こ

のような構成を取った場合、ランプ波源の初期化に要する時間を考慮する必要がある。

ランプ波源はその出力が VCTRL と等しくなるまで、内部のキャパシタに電荷をチャージ

し続けることでランプ波を生成する。ランプ波源の初期化においては、このキャパシタ

から電荷を完全に抜き去る必要がある。キャパシタに蓄えられた電荷量はランプ波形の
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傾きによらず一定であることから、キャパシタの放電には常に一定の時間Δt を要する。

単一のランプ波源を繰り返し用いる場合、動作の繰り返し周期は T/2+Δt と表記できる。

入力 VPIX の値が小さいとき、ランプ波形の傾きは小さく、T/2 は比較的大きな値をとる。

このとき、動作の繰り返し周期は T/2 が支配的である。しかし、入力 VPIX の値が大きい

とき、ランプ波形の傾きは大きく、T/2 は比較的小さな値をとる。このとき、動作の繰

り返し周期はΔt が支配的になり、入力 VPIX と出力周波数 f VCO の関係に非線形性が生じ

てしまう。先に提案した通り、2 組のランプ波源と比較器を用いた相補的なリセット機

構を設けることで、この問題を解決することができる。次に、カウンタ回路の実装につ

いて述べる。T-FF(Toggle Flip-Flop)回路は、入力端子(T)と出力端子(Q)をもつフリップフ

ロップ回路の一種である。T-FF は、入力端子(T)に立ち上がりエッジが入力される度に、

出力端子(Q)の論理を逆転させる。そのため、T-FF はそれ単体で 1-bit のカウンタ回路と

して機能する。VCO ADC に用いるカウンタ回路は、後述する理由から 12-bit 程度のカ

ウンタ回路である必要がある。そのため、12 個の T-FF を縦続接続することで、12-bit の

カウンタ回路を実装した。このような、縦続接続されたフリップフロップ回路によるカ

ウンタ回路を、リップルカウンタと呼ぶ。図 4.3 に、VCO ADC に用いるカウンタ回路

のブロック図を示す。カウンタ回路は、2 つの 2 入力 NAND ゲート、2 つの 12-bit リッ

プルカウンタ、また、2 つの 12-bit データバッファにより構成されている。2 入力 NAND

ゲートの入力端子のうち、一方を入力端子、もう一方を制御端子として考える。制御端

子の論理が 0 であるとき、入力端子の論理によらず、出力端子の論理は 1 に固定されて

いる。また、制御信号の論理が 1 であるとき、入力端子の論理を反転したものが出力端

子に現れる。入力端子にクロック信号を与えることを考えると、2 入力 NAND ゲートは

クロック信号を遮断または反転して通過させるクロックゲートとしてはたらくことが

分かる。つまり、図中において、Lock-in 信号(図中ではΦTHz_ON/OFF)が論理 1 のときのみ、

電圧制御発振器から出力されたクロック信号は(反転して)リップルカウンタに到達す

ることが可能である。よって、図に示したカウンタ回路は、Lock-in 信号の論理を 1 と

図 4.3 カウンタ回路のブロック図 
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した任意の期間において、クロック信号の立ち下がりエッジ数をカウントすることが可

能である。また、リップルカウンタには等しいビット幅をもつデータバッファが併設さ

れている。データバッファは、LOAD 信号の論理が 1 となっている間、リップルカウン

タの値を取り込む 12-bit ラッチ回路になっている。つまり、Lock-in 信号を用いて任意

の期間でカウント動作を行った後に、LOAD 信号を用いてデータバッファにリップルカ

ウンタの値をコピーすることが出来る。一度カウント値のコピーが済んでしまえば、リ

ップルカウンタを初期化してしまっても構わず、また、次のカウント動作を開始するこ

とも可能である。データバッファが存在しない場合、リップルカウンタのカウント値を

チップ外部に読み出すまでの間、リップルカウンタを初期化することはできない。テラ

ヘルツイメージセンサとして実装した場合には、全ピクセル分のカウント値を外部に読

み出し終わるまでの間、次の撮像が開始出来ないことを意味する。そこで、カウント値

の対比場所としてデータバッファを設けることで、カウント値の読み出しと次の時刻に

おける新たなカウント動作が並列して行えるように設計した。次の時刻における撮像が

終わるまでの間に、前の時刻で撮像した全ピクセル分のカウント値をチップ外部に読み

出すことができれば、このテラヘルツイメージセンサは休みなく常に撮像(と平行した

データ読み出し)を行い続けることが可能になる。図 4.3 に示した通り、カウンタ部には

このようなカウンタ・データバッファが 2 組存在している。これら 2 組の回路は、それ

ぞれ独立して動作可能であり、2 つの Lock-in 信号を用いることで、任意の 2 つの期間

(重複を許す)において、カウント動作を行うことが出来る。一般に、イメージセンサに

おける A/D 変換では、ピクセル回路の製造ばらつき等による固定パターン雑音を取り

除く必要がある。そのため、テラヘルツ波が入射していない状態での VCO ADC 出力値

と、テラヘルツ波が入射した状態での VCO ADC 出力値の差分を取ることで、固定パタ

ーン雑音の除去を行う。このようなオフセット雑音の除去手法を、(広義的な)相関二重

サンプリング(CDS: Corelated Double Sampling)という。2 組のカウンタ回路を、テラヘル

ツ波が入射していない/入射している期間において動作させることで、それぞれの期間

における A/D 変換値を同時に取得することが出来る。この 2 つの A/D 変換値は、チッ

プ外部に読み出した後、CDS を行なうのに用いることができる。 

4.4 ピクセル並列アーキテクチャ 

 本節では、4.1 節から 4.3 節で触れたピクセル並列アーキテクチャについて、その具

体的な回路構成と実装方法の検討を行う。ピクセル並列アーキテクチャでは、ピクセル

回路と A/D 変換器を同数実装し、それらを一対一で対応させる必要がある。このよう

な回路構成をとるための方法としては、ピクセル回路内に A/D 変換器を設ける in-Pixel 

ADC 方式と、ピクセル回路アレイの外部に A/D 変換器アレイを設ける Column ADC
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方式が挙げられる。in-Pixel ADC 方式を用いる場合のイメージセンサブロック図を図

4.4 に示す。in-Pixel ADC 方式では、ピクセル回路内に A/D 変換器が組み込まれてい

るため、これを 1 つのユニットとして、必要に応じた個数アレイ状に配列することで、

ピクセル並列アーキテクチャを実装することができる。in-Pixel ADC 方式を用いる最

大の利点は、ピクセル回路と A/D 変換器が回路的に 1 ユニットとして独立しているた

め、ピクセル数の増減に柔軟に対応可能な点である。しかし、各ユニットからの出力信

号は A/D 変換器の出力信号となる。例えば、in-Pixel ADC 方式に 12-bit 精度の A/D

変換器を用いた場合、すべてのユニットからは 12-bit のディジタル信号が出力される

こととなる。つまり、12-bit のディジタル信号配線が、ユニットの個数分必要となって

しまう。32×32 のユニットアレイをもつテラヘルツイメージセンサを構成した場合に

は、このディジタル信号線の本数は 12×32×32=12288 本に上る。仮に 1cm×1cm の

比較的大きな半導体チップ上にこれらを集積したとしても、チップ外周に配置できるボ

ンディングパッドの個数は数百から千数百個程度である。つまり、すべてのユニットか

ら出力される多数の信号を、直接チップ外部に読み出すことは不可能である。そのため、

in-Pixel ADC 方式では、ユニットアレイからの出力配線を行あるいは列方向でまとめ

て出力し、これを X-Y アドレス方式などを用いて順次読み出す必要がある。図 4.4 の左

側と下側に配置されたデコーダ回路は、全ユニットからの X-Y アドレス読み出しに用

いる制御回路である。行デコーダと列デコーダによって、ユニットアレイから任意のユ

ニットを選択し、そのユニットの出力信号をチップ外部に読み出す。全ピクセルを用い

図 4.4 in-Pixel ADC 方式によるピクセル並列アーキテクチャ 
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て同時撮像を行った場合、撮像の完了後に全てのユニットを順次選択して読み出す必要

がある。この読み出し期間中は、次の撮像を行うことができず、撮像インターバルが長

くなってしまう問題が生じる。4.3 節で述べたデータバッファを用いて撮像結果を保持

することで、この問題に対しても一定の改善が可能である。しかし、読み出しのために

駆動される回路規模が大きく、撮像に要する時間に対して読み出しに要する時間が大き

くなることから、インターバルのない連続撮像を行うことは困難である。仮にイメージ

センサとしてのフレームレートを優先するのであれば、あえてすべてのピクセルで同時

に撮像を行わず、X-Y アドレスにより読み出しが完了したピクセルから、すぐに次の撮

像動作に移らせることも考えられる。このような撮像動作を行えば、各ピクセルでは次

回の読み出しまでに撮像が完了しており、イメージセンサとして最大のフレームレート

を達成できる可能性が高い。しかし、この方式は各ピクセル間において同時性がなく、

4.1 節で述べたローリングシャッタ歪みを発生させる。テラヘルツイメージセンサでは、

フレームレートの向上により、測定対象のより高速な検査を目指しているが、その結果

4.1 節で述べたような測定対象への制約が発生してしまうのでは本末転倒である。次に、

Column ADC 方式について述べる。Column ADC 方式を用いる場合のイメージセンサ

ブロック図を図 4.5 に示す。Column ADC 方式では、ピクセルアレイと A/D 変換器ア

レイが独立して配置される。図の例では、ピクセルアレイの下部に A/D 変換器アレイ

を配置した。これは、可視光 CMOS イメージセンサの構成によく用いられる構成であ

る。可視光 CMOS イメージセンサでは、ピクセルアレイの列数と同数の A/D 変換器を

アレイとして配置し、1 行ずつピクセル出力を A/D 変換して外部に読み出していた。

テラヘルツイメージセンサでは、ピクセル並列構成を取るために、A/D 変換器は列数

図 4.5 Column ADC 方式によるピクセル並列アーキテクチャ 
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ではなくピクセル数と同数用意されている。図中に示した各ピクセルから A/D 変換器

へ延びる縦配線は、ピクセル(テラヘルツ波検波回路)からのアナログ出力信号線である。

in-Pixel ADC 方式では各ユニットから多ビットの配線が出力されていたが、Column 

ADC 方式では各ピクセルからは 1 本の配線のみが出力されており、配線が空間的に余

裕を持っている。また、この信号は A/D 変換器によって多ビット出力となるが、多ビ

ットの配線は A/D 変換器アレイ部のみに必要であり、読み出し時に駆動される回路を

より小規模に抑えることが可能である。A/D 変換器の配置について考える。例えば、ピ

クセルアレイが 32×32=1024 個のピクセルによって構成されている場合、1024 個の

A/D 変換器が必要である。in-Pixel ADC 方式では、A/D 変換器はユニット内に収まる

寸法であれば良かった。しかし、Column ADC 方式では、ピクセルアレイの下部(ある

いは上部等でも構わないが)に、必要な A/D 変換器のすべてを集積する必要がある。32

×32 のピクセルアレイでは、1 ピクセル列の幅に 32 個(ピクセル 1 列分)の A/D 変換

器を配置しなければならない。A/D 変換結果の読み出しにおいては、先に述べた通り

駆動回路面積が小規模になるだけでなく、A/D 変換器アレイが直線状に並んでいるこ

とから、読み出しにおける A/D 変換器アレイの選択は 1 次元方向のみで済む。そのた

め、図 4.5 に示したように、読み出しのためのデコーダ回路は列デコーダのみで済む。

A/D 変換値の読み出し速度を考えると、in-Pixel ADC 方式では行・列の選択→選択さ

れたユニットから 12-bit の値が出力→チップ外部への読み出しとなり、Column ADC

方式では列の選択→選択された A/D 変換器から直接チップ外部に読み出しとなる。

Column ADC 方式の方がそもそもとして回路動作ステップが少ないだけでなく、行・

列の選択線や 12-bit の出力線の総延長も短く設計することが可能であり、より高速な

データ読み出しが可能になる。Column ADC 方式を用いる場合でも、in-Pixel 方式でも

述べた撮像インターバルの問題は存在する。しかし、Column ADC 方式は読み出しに

要する時間が短く、データバッファを用いることで十分にインターバルを解消すること

が可能である。また、A/D 変換器の回路要素においてその実装面積を考えると、カウン

タ回路とデータバッファが最も大規模な回路要素となる。そのため、そもそも in-Pixel

方式ではデータバッファを設けることにより、ユニットの実装面積が増加する可能性が

ある。一方で、Column ADC 方式では、図 4.5 における A/D 変換器の横幅には制約が

あるものの、A/D 変換器の縦幅に関しては制約がない。そのため、現実的に Column 

ADC 方式の方がデータバッファの採用が容易である。特に、Column ADC 方式におけ

るユニットサイズの増大は、イメージセンサの解像度に直接かかわるピクセルピッチの

増大を意味している。そのため、いずれの方式においてもデータバッファの採用は有効

であるものの、Column ADC 方式ではデータバッファの採用によるイメージセンサ性

能の劣化がない。これらの利点から、本研究では Column ADC 方式を用いて、テラヘ

ルツイメージセンサのピクセル並列アーキテクチャを構成した。 
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4.5 テラヘルツイメージセンサのレイアウト 

 3.3.3 節で述べたテラヘルツ波検出器と、4.3 節で述べた電圧制御発振器型 A/D 変換

器(VCO ADC)を組み合わせることで、ピクセル並列アーキテクチャをもつテラヘルツ

イメージセンサを構成することができる。ピクセル並列アーキテクチャの実装方式につ

いては、4.4 節で述べた Column ADC 方式を採用する。本節では、テラヘルツイメージ

センサの全体構成と、集積に向けたレイアウトについて述べる。図 4.6 に、テラヘルツ

イメージセンサの全体構成を表したブロック図を示す。テラヘルツイメージセンサは、

テラヘルツ波検出器を 32×32 のアレイ状に配置したピクセルアレイ、その上下にピク

セル数と同数の A/D 変換器、また、その外側にはデータ読み出しようのデコーダ回路

が配置され、構成されている。3.1.4 節で述べた通り、テラヘルツ波検出器はオンチッ

プアンテナとテラヘルツ波検波回路を組み合わせた回路要素である。そのため、ピクセ

ルアレイを構成するためには、このテラヘルツ波検出器をアレイ状に配置するだけで良

い。本試作でピクセルとして用いるテラヘルツ波検出器は、ターゲット周波数において

高い利得が得られたパッチアンテナ型のテラヘルツ波検出器を用いた。各ピクセルから

図 4.6 テラヘルツイメージセンサのブロック図 

(a) 32×32 テラヘルツイメージセンサ 

(b) 16×16 テラヘルツサブイメージセンサ 

(c) サブイメージセンサ右下部の拡大図 
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A/D 変換器への配線は、各ピクセルのアンテナ部に干渉しないよう配線する必要があ

る。図 3.7 および図 3.9 で示したように、アンテナ部の上下左右には配線のための空間

余裕があるため、列方向の単純な配線のみで、各ピクセルからの出力信号を A/D 変換

器に接続することができる。4.4 節で述べた通り、Column ADC 方式ではピクセル数の

増加に伴って、A/D 変換器の横幅に関する制約が厳しくなる。そのため、本イメージセ

ンサでは、1 つの 32×32 ピクセルのテラヘルツイメージセンサとして構成するのでは

なく、4 つの 16×16 ピクセルのテラヘルツサブイメージセンサを組み合わせることで、

実質的に 32×32 ピクセルのテラヘルツイメージセンサを構成している。そのため、本

テラヘルツイメージセンサの制御とデータ読み出しは、4 つのサブイメージセンサに対

して行う必要がある。イメージセンサ全体を単一のイメージセンサとして同時に動作さ

せる場合、4 つのサブイメージセンサはすべて同一の制御信号を用いて制御することが

できる。また、読み出しにあたっては、4 つのサブイメージセンサから同時に多ビット

のディジタル値データが出力される。12-bit×256 ピクセル×4 サブイメージャの出力

信号が、約 1ms の間に読み出されるため、そのデータレートは概算で 12Mbps 程度と

なる。このような高速な信号の取得には、ロジックアナライザや FPGA(Field-

Programmable Gate Array)等を適切に用いる必要がある。この詳細は第 5 章において述

べる。次に、試作テラヘルツイメージセンサのレイアウトについて述べる。図 4.7 に、

試 作 チ ッ プ 全 体 の レ イ ア ウ ト 図 を 示 す 。 レ イ ア ウ ト に は 半 導 体 集 積 回 路 用

CAD(Computer-Aided Design)ツールである、Cadence 社製の Virtuoso を用いた。特

に半導体集積回路用の CAD ツールを EDA(Electric Design Automation)ツールとも呼

ぶ。試作プロセスは、SilTerra Malaysia 社の 0.18μm 1P6M Si CMOS プロセスを用い

た。また、図 4.8 に試作チップの写真を示す。試作チップは 4 つのテラヘルツサブイメ

ージセンサからなる 32×32 テラヘルツイメージセンサ本体と、設計変更したオンチッ

プアンテナ・テラヘル波検出器のテスト試作(TEG: Test Element Group)を兼ねたテス

ト試作領域からなる。TEG 領域の回路要素は、テラヘルツイメージセンサ本体と独立

して動作する。チップはそれ単体では測定することができず、電源装置やデータ読み出

しのための各種外部機器に接続するため、測定用ボードにワイヤボンディング実装して

用いる。試作チップを実装した測定用ボードの写真を図 4.9 に示す。測定用ボードには、

試作チップの他、試作チップに供給する電源を安定化させるためのレギュレータ回路や、

各種信号線をモニタするためのテストポイント、また、後述する FPGA を用いた制御・

測定の際にその接続性(接続のための端子数と電気的な特性)を確保するため、

FMC(FPGA Mezzanine Card)コネクタを備えている。具体的な測定については、第 5

章で述べる。 
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図 4.7 テラヘルツイメージセンサのレイアウト 

図 4.8 試作テラヘルツイメージセンサのチップ写真 
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図 4.9 テラヘルツイメージセンサ測定用ボード 

中央の正方形の部品が試作したイメージセンサチップである 
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第 5 章 

テラヘルツイメージセンサの解析 
 本章では、試作テラヘルツイメージセンサの測定方法と測定結果について述べる。第

4 章の末尾でも述べた通り、試作チップは測定用ボードに実装したうえで測定を行った。

はじめに試作イメージセンサの制御とデータ処理を行う FPGA について述べ、次にテ

ラヘルツ波源を用いた測定の結果を述べる。また、その後に試作イメージセンサに生じ

ているばらつきについて測定し、後処理によるテラヘルツイメージセンサのばらつき補

正について議論する。5.4 節および 5.5 節の内容は、自筆の論文である「Pixel Variation 

Characteristics of a Global Shutter THz Imager and its Calibration Technique」[1]の一部

の内容を含む。 

5.1 制御・データ処理用 FPGA の構成 

 測定用ボードを用いて測定を行うためには、ボード上の試作イメージセンサチップに

対して、外部の信号源から動作に適した制御信号を入力し制御する必要がある。 制御

内容をおおまかに述べると、試作テラヘルツイメージセンサは、全ピクセルにおいて同

時に撮像を行い、その後全 A/D 変換器で同時に A/D 変換を行う。ここまでの動作につ

いては、すべてのピクセルと A/D 変換器が同時に同様の動作を行うため、制御に必要

な信号線数は少なく、また、その制御は容易である。A/D 変換が完了したのち、A/D 変

換値をデータバッファに転送し、これを順次読み出していく。この動作についても、チ

ップ内の読み出し用列デコーダ回路を用いることで、簡単な制御によって動作させるこ

とができる。しかし、この読み出されたチップ出力は 0 と 1 だけで構成された 2 進数

(バイナリ)値であり、適切な処理をもって画像として再構成しなければ、イメージセン

サとしての役割が果たせない。つまり、テラヘルツイメージセンサは、イメージングの

ための制御と比較して、出力データの取得と再構成の処理は複雑なものとなる。もっと

も簡単な画像再構成の手法として、ロジックアナライザの仕様が考えられる。テラヘル

ツイメージセンサからの出力は多ビットのバイナリ列であるため、その出力信号のすべ

てをロジックアナライザにダンプし、得られたバイナリ列を PC 上のソフトウェア処理

などによって画像に再構成することができる。しかし、この手法では、測定(撮像)から

撮像結果の確認(画像としての再構成)までに多くの工数と時間を要する。先にも述べた

通り、このようなテラヘルツイメージセンサの高速動作性を犠牲にするような手法は、
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最終的な実用に向けて本末転倒な結果を生んでしまう。そのため、本研究では、試作チ

ップの制御と画像の再構成の両機能を実装可能な FPGA を使用した。FPGA はプログ

ラマブルロジックデバイス(PLD：Programmable Logic Device)の一種であり、ハードウェ

ア記述言語(HDL：Hardware Description Language)を用いて内部の回路構成を指定し書き

換えることができる。FPGA は言語によりその機能を構成可能であるソフトウェア的な

一面を持っているが、その実回路はすべてハードウェアとして実装されるため、適切な

記述を行うことができれば複雑な処理であっても高速・低遅延・低消費電力で行うこと

が可能である。本研究では、テラヘルツイメージセンサの制御にはパターンジェネレー

タ機能を、また、試作チップからの出力信号を画像として再構成するデータ処理機能を、

同一の FPGA 上に実装し、テラヘルツイメージセンサの測定に用いた。はじめに、FPGA

上におけるパターンジェネレータ機能を実装する方法について述べる。パターンジェネ

レータとは、周期性を持った任意の波形を繰り返し出力する装置である。テラヘルツイ

メージセンサの制御信号はすべてディジタル信号を用いるため、ここでは特に任意の周

期性ディジタル信号を出力する装置を指す。テラヘルツイメージセンサに限らず、イメ

ージセンサは撮像と撮像結果の A/D 変換を 1 サイクルとして、この動作を繰り返すこ

とで連続した撮像を行う。つまり、この 1 サイクルの間の制御信号パターンは、それ以

降のサイクルにおいても再利用可能である。そのため、この制御信号パターンを出力す

るパターンジェネレータを構成することができれば、テラヘルツイメージセンサの撮像

動作の制御はよりシンプルなものになる。パターンジェネレータを FPGA 上に実装する

場合、必要となる主な回路要素は、波形のタイミングを管理するためのタイマー回路と、

信号波形ごとの信号パターンを決定する論理回路である。信号パターンはタイマー回路

の時刻を元に、どの時刻で論理を 0(1)にし、どの時刻で論理を 1(0)にするかを、ブール

代数によって記述することで設定する。図 5.1 に簡素化したパターンジェネレータの回

路ブロック図を示す。また、図 5.2 に同回路の動作波形を示す。図に示したパターンジ

ェネレータは、2-bit タイマー回路(2-bit カウンタ回路)が出力する 4 つのタイミング

(Time=0~3)のうち、任意のタイミング T0/1 において、出力 OUT0/1 の論理 1 とすることが

できるパターンジェネレータである。図中では、任意のタイミングをそれぞれ T0=3 お

よび T1=1 とした。以下に動作を述べる。外部から入力されるクロック信号によって、

クロック信号の立ち上がりエッジごとにタイマー回路の時刻が進行する。このとき、タ

イマー回路の出力(t[1:0])と T0[1:0]および T1[1:0]は、それぞれ常に AND ゲートによって

比較されている。設定したタイミング T0/1 の値とタイマー回路の出力が等しくなった

とき、これらの AND ゲートの出力論理は 1 となる。また、それ以外のタイミングにお

いて、これらの AND ゲートの出力論理は 0 である。以上がディジタル回路素子による

パターンジェネレータ構成の基本要素である。図で示したパターンジェネレータは任意

の 1 タイミングにおいて論理を 1 にするだけの機能しか持たないが、実際のパターンジ



5.1 制御・データ処理用 FPGA の構成 

71 

 

ェネレータでは出力論理ゲートを複雑化することで、より柔軟な信号パターン生成を可

能にしている。また、パターンジェネレータの実装では、タイマー回路のビット数によ

ってその精度と最大の信号パターン長さを変化させることができる。タイマー回路に入

力するクロック信号の周波数が一定である場合、タイマー回路の最大時刻カウント値と

最大の信号パターン長は比例の関係になる。また、最大の信号パターン長を一定とした

場合には、タイマー回路の最大時刻カウント値とクロック信号周波数の積は一定となる。

このとき、タイマー回路のビット数を増加させることで、最短の信号パルス幅とその時

間軸精度が向上する。実装するタイマー回路のビット数は、1 サイクルの信号パターン

長、必要な最短パルス幅(あるいは信号パターンの必要精度)、また、タイマーの駆動ク

ロック周波数から決定される。1 サイクルの信号パターンが 200ms の期間をもち、信号

パターンの必要精度が 100μs であるとする。このとき、200ms/100μs=2000 であること

から、タイマー回路は少なくとも時刻 2000 までカウント可能である必要があり、これ

は 11-bit タイマー回路を用いることで満足である。また、タイマー回路の駆動周波数は

図 5.1 簡易的なパターンジェネレータ回路 

図 5.2 パターンジェネレータ回路の動作波形 
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信号精度 100μs の逆数を取ることで 10kHz と求まる。ただし、この駆動周波数は必ず

しも 10kHz である必要はなく、例えば、倍の周波数をもつ 20kHz の駆動クロックと、

11-bit タイマー回路と比較して倍の時刻までカウント可能な 12-bit タイマー回路を用い

ても良い。一般に、FPGA は FPGA ボード上に数十 MHz から数百 MHz 程度のクロック

源(その多くは水晶発振器を用いている)をもつ。また、このクロック源と異なる周波数

のクロック信号を利用したい場合には、適宜周波数を変換する回路を実装する必要があ

る。例えば、水晶発振器の発振周波数の 1/n 倍の周波数のクロック信号は、T-FF 等を用

いた分周器によって生成可能である。多くの場合、FPGA の開発ツールには PLL(Phase-

Locked Loop)発振器の設計ツールが含まれている。このツールでは、入力するクロック

信号の周波数や出力したいクロック信号の周波数を入力することで、FPGA 内に実装さ

れている PLL に与える適切なパラメータを計算し、これをブラックボックス的なハー

ドウェア要素として、FPGA 全体のハードウェア設計に組み込んでくれる。その結果、

PLL に入力したクロックの m/n 倍の周波数をもつクロック信号を生成が可能になり、

これを FPGA 内で利用することができる。本来、PLL の構成にはある程度の知識が要求

されるが、FPGA 開発ツールでは比較的簡単に PLL を使用することができるようにな

っている。 

次に、FPGA を用いて、テラヘルツイメージセンサの出力信号から、画像を再構成す

る方法について述べる。4.5 節で述べた通り、試作したテラヘルツイメージセンサは、

16×16 ピクセルから構成されるサブイメージセンサ 4 つを配置することで構成されて

いる。そのため、テラヘルツイメージセンサからの信号読み出しでは、4 つのサブイメ

ージセンサから並行して信号が出力される。サブイメージセンサの配置は、テラヘルツ

イメージセンサの中心を原点とした x 軸および y 軸について対称に、折り返して配置さ

れている。図〇〇〇〇にサブイメージセンサ内部に含まれている、データバッファと読

み出し用列デコーダ回路の対応関係を示す。サブイメージセンサには 16×16=256 個の

ピクセルと、それと同数の A/D 変換器が実装されている。さらに、4.3 節で述べた通り、

各 A/D 変換器には 2 組のカウンタとデータバッファが実装されている。つまり、256 個

の A/D 変換器に対して、読み出す対象であるデータバッファは倍の 512 個存在してい

る。この中から、任意のデータを選択して読み出すため、列デコーダは外部から入力さ

れた 9-bit のアドレス信号(0~511)に対して、それと対応したデータバッファを選択し、

チップ外部に読み出し可能な状態とする。列デコーダを用いたデータバッファの選択読

み出しは、全データの読み出しに限らず、機能的なデータ読み出しを可能にする。例え

ば、CDS を行わない場合等、A/D 変換器のカウンタ・データバッファを 1 組しか利用し

ない場合には、意図的に読み出す必要がないデータバッファをスキップして読み出しを

行うことが可能である。このとき、アドレス信号は 0, 2, 4, …, 2n, …, 510 と変化してい

く必要があるが、これはアドレス信号を 2 進数で表記した時の最下位ビット(LSB: Least 
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Significant Bit)を 0 に固定したまま、それ以外のビットを 0 から 1 ずつ増加させていく

だけでよい。このとき、データの読み出しにかかる時間は、全データバッファからデー

タを読み出した場合と比較して半分になる。また、アドレス信号の制御を工夫すること

で、16×16 のピクセルアレイの一部分(例えば左下の 4×4 ピクセル)だけを選択的に読

み出すことも可能である。つまり、デコーダによる選択読み出しを採用したイメージセ

ンサは、集積された回路部分はそのままに、より高速に動作する小規模イメージセンサ

として利用することも可能である。アドレス信号の生成は、FPGA に実装したパターン

ジェネレータによって行われるため、完全に任意の読み出しパターンを適用可能である。

このようにして、4 つのサブイメージセンサからそれぞれのデータバッファ値を読み出

すことができる。ところで、テラヘルツイメージセンサ全体は、サブイメージセンサ 4

を対称に配置して構成されていることには注意を要する。テラヘルツイメージセンサ全

体に対して、0 から 511 のアドレス信号を入力した場合の、ピクセルの読み出し順序を

図 5.4 に示す。ただし、実際の読み出しはデータバッファから行われており、この図は

あくまでそのデータバッファと対応したピクセルの位置を表したものである。サブイメ

図 5.3 A/D 変換器のデータバッファとデコーダアドレスの関係 
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ージセンサ内では、ピクセルの読み出し順序は左上から順に 1 列ずつ規則的に読み出し

が行われる。テラヘルツイメージセンサ全体では、この読み出し順序も対称になってお

り、サブイメージセンサの配置によって読み出し順序の上下や左右が反転する。もちろ

ん、4 つのサブイメージセンサに対して別々のアドレス信号を与えることで、反転のな

い順序での読み出しは可能になる。しかし、この後に述べる画像としての再構成を行う

際に、この順序の反転を考慮すれば十分である。そのため、制御信号線を増加させない

ためにも、すべてのサブイメージセンサ内列デコーダは、同一のアドレス信号を受け取

る構成とした。また、4 つのサブイメージセンサ内の列デコーダをそれぞれ独自に設計

することで、アドレス信号線を共有したまま反転のない順序で読み出すことは可能であ

る。しかし、このためには 4 つのサブイメージセンサをそれぞれ設計する必要があり、

回路の設計・検証に要する時間が増大してしまう。そのため、試作したテラヘルツイメ

ージセンサでは、サブイメージセンサという設計単位を、そっくりそのまま折り返して

配置することとした。また、画像としての再構成時に読み出し順序の反転を考慮するこ

とは比較的容易であり、その内容も HDL によって記述するのみである。わずかな機能

追加のためだけに実回路の設計コストを増加させることは、可能な限り避けるべき要素

である。 

図 5.4 テラヘルツイメージセンサ全体における画素読み出し順序 
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ここまで、試作テラヘルツイメージセンサチップに FPGA を用いることで、その制御

が可能であることを示した。この構成に、ピエゾ素子によって駆動されるリニアステー

ジを追加することで、テラヘルツイメージセンサを用いた超解像撮像が可能になる。図

3.9 に示したように、テラヘルツ波検出器の専有する面積 215μm×215μm のうち、パ

ッチアンテナの放射素子面積(78.5μm×78.5μm)の占める割合は 13%程度である。これ

は、ピクセルアレイに対してテラヘルツ波が照射されたとき、その大部分がオンチップ

アンテナで受信できないことを意味する。一般に、イメージセンサはピクセル面積に対

する受光素子面積は開口率と呼ばれ、イメージセンサの性能評価指標のひとつである。

開口率の高いイメージセンサは入射したエネルギーを効率的に受信/受光できるため、

開口率の低いイメージセンサと比較して感度の高いイメージセンサを構成しやすい。し

かし、テラヘルツ波検出器の放射素子以外が占める面積は、マッチング線路、検波回路、

地導体板といった必要な要素によるものであり、テラヘルツ波検出器の小型化にはさら

なる検証を要する。とはいえ、テラヘルツ波検出器の寸法がテラヘルツ波長よりも長く

なっているという事実は、テラヘルツ波の空間解像度が十分に生かせていないことを意

味する。そこで、本研究では、試作テラヘルツイメージセンサチップと FPGA を用いた

最小限のイメージングシステムに、リニアステージを追加することで超解像撮像を可能

にした。リニアステージは、外部から電圧による制御を行うことで、ステージの X-Y 方

向の位置を微小かつ正確に変化させることが可能な装置である。ステージの駆動部には

ピエゾ素子が用いられており、ピエゾ素子の逆圧電効果を利用することでこのような位

置制御を可能にしている。試作テラヘルツイメージセンサチップ(を実装した測定用ボ

ード)をリニアステージ上に固定し、ステージの位置を微小に変化させながら撮像を行

うことで、放射素子がカバーしていなかった座標上の点においても、テラヘルツイメー

ジングを行うことが可能になる。このようなピクセルシフトを用いた超解像撮像は、イ

メージセンサの実効的な開口率を高めるとともに、撮像結果の空間解像度をも高める。

2×2 のテラヘルツ波検出器を用いたテラヘルツイメージセンサにおいて、Ｘ方向とＹ

方向に 2 回ずつ、計 4 回のピクセルシフト撮像を行う場合の動作イメージ図を図 5.5 に

示す。図からは、4 回のピクセルシフト撮像によって、オンチップアンテナの放射素子

が本来撮像できない空間に対しても撮像可能になることが分かる。実際に試作したテラ

ヘルツイメージセンサは 32×32 のピクセルアレイをもち、X 方向と Y 方向に 5 段階の

計 25 回のピクセルシフト撮像を行うこととした。また、このピクセルシフト撮像では、

25 枚の 32×32 ピクセル画像を得ることも可能であるが、これらをピクセルシフト時の

空間座標と対応するように画像の再構成を行うことで、1 枚の 160×160 ピクセル画像

として出力する機能を FPGA 上に実装した。また、リニアステージ有無によらず、再構

成した画像は、VGA 端子を経由して FPGA と接続されたモニタにリアルタイムで表示

される。画像再構成の詳細については、次節で述べる。 
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5.2 テラヘルツイメージの再構成 

本節では、試作テラヘルツイメージセンサチップから出力された信号を、FPGA を用

いて画像として再構成するための方法について述べる。メージセンサチップと FPGA

の接続状況を図 5.6 に示す。測定に用いた FPGA は、Xilinx 社製 Kintex-7 FPGA チッ

プを搭載した、東京エレクトロンデバイス社製の「TB-7K-325T-IMG Rev.2」である。測

定用ボードと FPGA は FMC コネクタと FMC ケーブルを介して接続されている。FMC

コネクタは規格上、HPC(High Pin Count)規格と LPC(Low Pin Count)規格が存在する。

これらは物理的なコネクタ形状は同一であるものの、有効な内部配線数が異なっている。

HPC 規格は LPC 規格の完全な上位規格であり、400 本の配線(シングルエンド配線 160

本・高速差動シリアル配線 20 組 40 本・接地電位配線 159 本・電源供給配線 15 本・他

配線 26 本)での接続がサポートされている。LPC 規格では、160 本の配線(シングルエ

ンド配線 68 本・高速差動シリアル配線 2 組 4 本・接地電位配線 61 本・電源供給配線

10 本・他配線 17 本)での接続がサポートされている。また、HPC/LPC の両規格にお

いて、シングルエンド配線は 2 本を 1 組として差動配線としても利用可能である。測定

図 5.5 ピクセルシフトによる超解像撮像の概念図 

(a) ピクセルシフトの概要 

(b) ピクセルシフトによる実効的なアンテナ密度 
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対象である試作テラヘルツイメージセンサチップの出力は、ひとつのサブイメージセン

サからの出力が 12-bit であるため、12-bit×4=48-bit のビット幅を持つ。この他に、

FPGA からテラヘルツイメージセンサチップに入力する制御信号線が複数必要である。

そのため、本測定では FPGA と測定用ボードは HPC 規格のコネクタ・ケーブルを用い

て接続した。FMC コネクタは一般の回路部品として提供されており、試作したテラヘ

ルツイメージセンサに限らず、任意の測定対象において測定用ボードに実装可能である。

本測定のような、測定対象と FPGA の接続配線数が膨大な測定においては、このよう

な規格を活用することで測定がより簡単に行えるようになる。FPGA の内部には、先に

述べたテラヘルツイメージセンサ用制御信号出力パターンジェネレータと、テラヘルツ

イメージセンサの出力を保存するための 160×160=25600-words・12-bit データメモリ

とデータメモリ制御のためのメモリコントローラ、VGA 規格に則った信号パターンを

生成するビデオパターンジェネレータ、また、撮像結果を VGA 接続モニタに対して出

力するための VGA コントローラが実装されている。パターンジェネレータは、テラヘ

ルツイメージセンサの動作に必要な制御信号を繰り返し出力する信号発生器である。デ

ータメモリは、テラヘルツイメージセンサチップから出力されたデータを保存するため

のメモリである。5.1 節で述べた、ピクセルシフトによる超解像撮像を行うために、32

×32=1024-words ではなく、160×160=25600-words のメモリを用意した。FPGA 内で

メモリ機能を実装する場合、HDL では大規模なレジスタとして記述することが可能で

ある。しかし、単に HDL でレジスタとして記述したメモリは、ワード数およびビット

数の増大に伴って、その回路要素配置の最適化(Place and Route という)計算に必要な

図 5.6 テラヘルツイメージセンサ(測定用ボード)と FPGA の接続状況 
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時間が、指数関数的に増大してしまう。そこで、本測定で用いるデータメモリは Block 

RAM を用いて実装している。Block RAM は、FPGA 内部に存在する大規模なレジスタ

(あるいはルックアップテーブル)群を用いて構成され、効率的な大規模メモリ回路実装

を可能にするものである。多くの FPGA 開発ツールでは、この Block RAM を構成する

ための設計ツールが付属しており、必要なワード数・ビット数・動作速度等を指定する

ことで、ブラックボックス的な Block RAM モジュールを生成してくれる。Block RAM

はメモリ構築に最適化された専用の回路素子を用いて実装されるため、メモリ規模が大

きい場合でも、Place and Route に要する時間は大きく増加しない。データメモリはレ

ジスタを用いて構成するには大規模すぎるため、最適化時間の短縮のためにも Block 

RAM を用いて実装した。また、このデータメモリは VGA 接続モニタに撮像結果を出

力する際のビデオメモリとしても活用される。一般に、ビデオメモリは画面に表示した

いデータの書き込みと、画面に表示するためのデータ読み出しが非同期に行われる。そ

のため、データメモリは 2 つの非同期入出力ポートをもつ、True Dual Port Memory と

して実装した。このような非同期メモリを用いたい場合も、Block RAM 設計ツールを

用いることで簡単に設計・実装することができる。メモリコントローラはデータメモリ

に対して、テラヘルツイメージセンサの出力信号を適切なメモリ番地に書き込むための

制御と、VGA 接続モニタへ撮像結果を出力する際に適切な順序で読み出すための制御

を行う。5.1 節で述べた通り、テラヘルツイメージセンサからのデータ読み出し順序は、

サブイメージセンサごとに対称な順序となっている。メモリコントローラは、各サブイ

メージセンサから読み出されたデータを、実際の撮像領域に対応したメモリ番地に書き

込む制御も行う。5.1 節の末尾で述べた、読み出し順序の反転問題は、メモリコントロ

ーラが制御することで解決する。また、メモリコントローラは、後述する VGA コント

ローラからの読み出し指示を受けて、データメモリから撮像結果の表示に用いるデータ

を読み出すための制御も行う。ビデオパターンジェネレータは、VGA 規格に則った、

垂直・水平同期信号の生成を行う。本測定では、撮像結果の表示には 160×160 ピクセ

ルの解像度が必要であるため、VGA 規格の中で最も低い解像度である 640×480 ピク

セルの規格(この映像規格もまた VGA と呼ばれる)に則った信号生成を行った。ただし、

実際の表示では視認性を確保するために、160×160 ピクセルの画像を縦横 3 倍に引き

伸ばし、480×480 ピクセルで行った(ちょうど画像の縦幅が映像規格名としての VGA

と一致する)。VGA コントローラは、ビデオパターンジェネレータの水平・垂直同期信

号にあわせて、撮像結果の読み出しをメモリコントローラに指示する。先に述べた、160

×160 ピクセルの画像を 480×480 ピクセルの領域に表示するための制御も、VGA コ

ントローラが行っている。読み出された撮像結果は、ビデオパターンジェネレータの出

力する同期信号とあわせて、FPGA 上の VGA 端子に出力される。VGA 端子は VGA ケ

ーブルによりモニタと接続されており、モニタ上にはリアルタイムで撮像結果が表示さ
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れ、また、撮像結果は常時更新される。FPGA からの出力を VGA 規格に則った映像フ

ォーマットとしたが、これにより市販のモニタを FPGA に接続するだけで撮像結果を

確認可能であり、また、市販されている VGA 規格の映像信号をキャプチャするキャプ

チャデバイスを用いることで、撮像結果の記録を行うこともできる。研究領域では、そ

の出力を必ずしも何らかの規格に合わせる必要はないが、このように市場に流通してい

る規格が出力規格として選定可能であるならば、その恩恵を有効活用することも視野に

入れるべきである。ピクセルシフトによる超解像撮像を行う場合の、メモリコントロー

ラの動作について述べる。16×16 ピクセルのサブイメージセンサを用いて、図 5.5 た

ような 4 回のピクセルシフト撮像を行う場合の、データメモリとメモリ書き込み順序に

ついて図 5.7 に示す。データメモリは 16×16 ピクセルの出力データを 4 セット保持す

る必要があるため、16×16×4=1024-words のメモリとした。16×16 ピクセルをもつ

サブイメージセンサからは、図 5.7(b)のような順序でデータが読み出される。これを、

2 次元配列のメモリ上に画像として再構成するためには、図 5.7(a)に示した 0 番から

255 番の番号をもつメモリに対して、読み出したデータを順次書き込んでいけばよい。

この動作は、メモリの番地を(x, y)で表すと、はじめは x=0 として(x, y)=(0, 0), (0, 2), (0, 

4), …, (0, 15)という順でメモリの 1 列目に書き込みを行い、次に x=2 として 3 列目、x=4

として 5 列目に書き込んでいき、(x, y)=(30, 30)まで値を書き込む。ここまでの動作によ

って、サブイメージセンサから読み出されたすべてのデータは、データメモリ内に格納

されている。次に、図 5.7(c)に示したように、サブイメージセンサをリニアステージに

図 5.7 2×2 ピクセルシフト撮像の概要 

(a)メモリ書き込み順序 (b)画素読み出し順序 (c)ピクセルシフト順序 
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よって 1 段階移動する。そして、再度撮像を行い、その出力を(x, y)=(1, 0), (1, 2), (1, 4), 

…, (31,30)まで書き込む。このような動作を計 4 回のピクセルシフト撮像において繰り

返すことで、4 回目の動作終了時には 64×64 ピクセルを持つ超解像画像がデータメモ

リ内に格納される。また、データメモリ内には、これらのデータが撮像した空間座標に

対応して 2 次元に格納されているため、画像としての再構成もすでに完了しているとい

える。そのため、順次読み出していくことで、ピクセルシフト撮像の撮像結果を表示す

ることが可能である。このとき、データメモリからの読み出し順序は(x, y)=(0, 0), (1, 0), 

(2,0), …, (31, 31)のように、メモリの 1 行目から水平方向に読み出す必要がある。これ

は、VGA 規格を含めた多くの映像フォーマット規格において、画面出力に水平方向の

走査線を用いるためである。実際の測定においては、5.1 節で述べた通り 5×5=25 回の

ピクセルシフト撮像を行うため、サブイメージセンサあたりのメモリアドレスは x と y

ともに 0 から 79 の範囲である。また、図の例ではサブイメージセンサ領域のみについ

て説明をしているが、実際にはこのデータメモリとメモリコントローラ等を FPGA 内に

4 セット用意し、それらを並列に動作させる必要がある。撮像結果は VGA モニタで随

時確認するとともに、PC と接続して用いる市販の VGA キャプチャデバイスを利用し、

動画ファイルの形式で PC 内部に取り込み保存した。 

5.3 テラヘルツ波源を用いたイメージング 

本節では、試作テラヘルツイメージセンサの測定に用いる測定系の構成と、その測定

結果について述べる。図 5.8 に、テラヘルツイメージセンサの撮像実験に用いた光学系

と、測定に用いた各種装置のブロック図を示す。テラヘルツ波源には、3.3.3 節で述べ

図 5.8 テラヘルツイメージセンサの測定環境 
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た is-TPG(injection-seeded Terahertz Parametric Generator)[2]を用いた。撮像実験にお

いて、is-TPG の出力するテラヘルツ波は 200Hz で OOK(On-Off Keying)変調されて

おり、このテラヘルツ波パルスを図に示した光学系を用いて試作テラヘルツイメージセ

ンサに照射した。OOK 変調周波数が 200Hz であるとき、テラヘルツイメージセンサの

撮像フレームレートも同一の 200fps となる。ただし、試作テラヘルツイメージセンサ

の A/D 変換器には 2 つのカウンタ・データバッファが存在し、1 フレームの中で 2 つ

の状態を記録することが可能であるため、実効的なフレームレートは 400fps となる。

図〇〇○○に示したように、テラヘルツ波パルスはテラヘルツ波レンズによって集光さ

れた状態でテラヘルツイメージセンサに照射される。この、レンズによって集光された

テラヘルツ波パルスを、以降ではテラヘルツ波ビームと呼称する。図 5.9 にテラヘルツ

波ビームの撮像実験の様子と撮像結果を示す。図 5.9 はテラヘルツイメージセンサの出

力データを、FPGA 上でサーモグラフィ等に用いられる色調に変換し、VGA 接続のモ

ニタに出力したものである。図中左上の領域にテラヘルツ波ビームが照射されており、

その丸いビームスポット形状が撮像されているのが確認できる。また、図中中央付近に

は帯状の固定パターン雑音が画像として見えており、これ以外の画素においてもテラヘ

ルツ波検出器や電圧制御発振器型 A/D 変換器の製造ばらつきによる色むらが見られる。

図〇〇○○はテラヘルツイメージセンサの出力に対して、テラヘルツ波ビームが入射し

ていないときの画像フレームを差し引くことで CDS 処理を行った後のテラヘルツイメ

ージセンサ出力画像である。CDS によって、テラヘルツビームがあっていない(=A/D

変換器の出力値が一定値から変化しない)画素の値は 0 となる。この操作により、画素

や A/D 変換器の製造ばらつきによる固定パターンの雑音を除去することができ、結果

図 5.9 テラヘルツイメージセンサによるテラヘルツビーム撮像 

(a) テラヘルツビーム照射のイメージ 

(b) 未処理の撮像結果 (c) CDS 処理後の撮像結果 
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としてテラヘルツ波ビームのみが鮮明に確認できるようになる。次に、CDS によるば

らつき抑制の結果を確認した。テラヘルツ波ビーム未照射時のイメージセンサ出力につ

いて、CDS を行う前と行った後の画素値をプロットしたものを図 5.10 に示す。ただし、

これらのプロットは 16×16 のサブイメージセンサ領域における測定値のプロットであ

る。また、CDS を行う前と行った後の画素値の分布ヒストグラムを、図 5.11 に示す。

これらの図の軸には count/ms という単位が用いられているが、これは電圧制御発振器

型 A/D 変換器内のカウンタ回路を 1 ミリ秒間動作させた際のカウント値に相当してい

る。テラヘルツイメージセンサの測定では、カウンタ回路がちょうど 1 ミリ秒間動作す

るようにパターンジェネレータから制御信号を与えており、この count/msec という数

値は A/D 変換器の出力値と同一の値である。試作テラヘルツイメージセンサは、電圧

制御発振器型 A/D 変換器を用いているため、テラヘルツ波ビームが入射されていない

状態であっても、A/D 変換器の出力値は 0 にならない。これは、A/D 変換器内部の電

圧制御発振器がフリーランで常に発振していることに起因する。そのため、図 5.10(a)

に示すように、CDS を行わない場合は、テラヘルツ波ビームが照射されていない画素

図 5.10 テラヘルツ波未照射時のイメージセンサ出力値 

(a) 未処理のイメージセンサ出力値 (b) CDS 処理後のイメージセンサ出力値 
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であっても画素値は 0 にならず、一定のオフセット値が存在する。この現象は、図 5.9(b)

の撮像結果でも同様であり、図中のビームスポット部以外の部分において、画素値が

2000 程度のオフセット値を持っていることが確認できる。CDS を行うことで、これら

のオフセットが除去される。この様子は図 5.10(b)で確認できる。また、先述の通り、

撮像結果にはテラヘルツイメージセンサの製造ばらつきに起因する、画素値のばらつき

が存在している。CDS を行う前の撮像結果(図 5.10(a))において、画素値の標準偏差は

0.24 kcount/ms であった。CDS を行った後の撮像結果(図 5.10(b))において、画素値の

標準偏差は 0.03 kcount/ms であった。 このように、CDS を行うことで、画素値のば

らつきによる影響を抑制することができる。 

次に、テラヘルツイメージセンサの応答性を確認した。図 5.8 の光学系全体は固定し

たまま、テラヘルツイメージセンサの空間位置をずらすことで、イメージセンサチップ

上に照射されるテラヘルツ波ビームの位置を変化させた。このときの、撮像結果を図

5.12 に示す。この図は、動画として保存したビームスポット移動の様子から、そのうち

図 5.11 テラヘルツイメージセンサ出力値のヒストグラム 

図 5.12 移動するテラヘルツビームの撮像結果(動画) 
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3 フレームを静止画として切り出し、移動方向に白抜きの矢印を付したものである。こ

の結果から、ビームスポットの照射位置が変化すると同時に、撮像結果でもビームスポ

ットが円形を保ちながら移動していく様子が確認できた。2.1 節で述べた通り、マイク

ロボロメータを用いた手法では、素子からの読み出しが素子の温度変化に依存するため

その応答性が低くなる傾向がある。その結果、ビームスポットの移動に対して、尾を引

くような形で残像が発生し、ビームスポットが変形して見える可能性がある。本研究で

試作したテラヘルツイメージセンサでは、ビームスポットが円形を保ちながら移動して

いく様子が撮像できたため、高い応答性を持っていることが分かる。次に、テラヘルツ

波ビームを金属製の構造物で遮った状態での撮像実験を行った。測定に用いた光学系と

各種測定装置類は、先の測定に用いた状態(図 5.8)と同様の状態で測定を行った。図 5.13

に、テラヘルツ波ビームを金属製の細線で遮った際の、測定の様子と撮像結果を示す。

図 5.13(a)に示したように、金属製の細線をテラヘルツイメージセンサチップの直上に

かざすことで、テラヘルツ波ビームの入射を一部遮った。図 5.13(b)は金属細線をかざす

前の状態における撮像結果であり、また、図〇〇○○は金属細線をかざした状態におけ

る撮像結果である。ただし、これらの撮像結果はともに CDS 後の画像である。ただし、

図 5.13(c)中の白色破線は撮像結果ではなく、金属配線によるテラヘルツ波ビームの遮

蔽位置を分かり易くするために画像加工を行い付したものである。撮像結果から、金属

細線によってテラヘルツ波ビームが遮られ、金属細線の影がテラヘルツイメージセンサ

によって撮像されていることが分かる。次に、テラヘルツ波ビームを有孔の金属箔で遮

った際の、測定の様子と撮像結果を図 5.14 に示す。図 5.14(b)中の白色破線は撮像結果

ではなく、遮蔽前のビームスポットサイズのおよそのサイズを分かり易くするために画

像加工を行い付したものである。撮像結果から、金属箔によってテラヘルツ波ビームが

図 5.13 テラヘルツイメージセンサによるテラヘルツビーム撮像(金属細線) 

(a) テラヘルツビーム照射と金属細線のイメージ 

(b) 金属細線がないときの撮像結果 (c) 金属細線があるときの撮像結果 
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遮られ、金属箔上の破孔部を通過したテラヘルツ波ビームのみが、より小さなビームス

ポットとして撮像されていることが分かる。 

最後に、テラヘルツイメージセンサ内の電圧制御発振器型 A/D 変換器の線形性評価

を行った。図 5.15 に、A/D 変換器の線形性評価に用いた測定系の模式図を示す。A/D 変

換器の線形性評価にあたって、A/D 変換器の入力に相当する VPIX を変化させながら、

A/D 変換器の出力値を記録する必要がある。VPIX はテラヘルツ波検出器の出力電圧であ

るため、外部から直接 VPIX に値を入力することはできない。そこで、ピクセル回路内の

図 5.14 テラヘルツイメージセンサによるテラヘルツビーム撮像(有孔の金属薄膜) 

(a) テラヘルツビーム照射と有孔の金属薄膜のイメージ 

(b) 有孔の金属薄膜があるときの撮像結果 

図 5.15 A/D 変換器の線形性評価における測定機器類の接続状況 



5.3 テラヘルツ波源を用いたイメージング 

86 

 

Vbias3 を変化させることで VPIX の値を変化させ、その際の A/D 変換器の出力値を記録し

た。3.1.4 節で述べた通り、テラヘルツ波検出器の回路内部において、サブスレッショル

ドオペアンプは負帰還要素としてはたらく。そこで、このオペアンプの非反転入力端子

である Vbias3 を外部入力端子とみなすと、サブスレッショルドオペアンプは Vbias3 を入力

とし VPIX を出力とするボルテージフォロアとして機能する。そのため、Vbias3 の値を外

部から操作することにより、疑似的に VPIX の値を操作することが可能である。Vbias3 の

操作には、制御信号と同期して電圧を階段状に変化させることができるステップ電圧源

を用いた。また、A/D 変換器出力値の記録には、Vbias3 の操作と同期してディジタル値の

取得を行うことができるロジックアナライザを用いた。Vbias3 に印加するステップ電圧

は、350mV から 75μV ステップで上げていき、最大値を 799.25mV までの 6000 段階と

した。また、各 Vbias3 の値に対する A/D 変換を 300 回行い、その平均値出力値を各 Vbias3

の値に対する A/D 変換器の出力値として記録した。測定された A/D 変換器の入出力特

性を図 5.16 に示す。図中には測定値のほかに、最小二乗法による近似直線を示してい

る。A/D 変換器の入出力特性は右肩上がりであり、入力と出力の間に正の相関があるこ

とが分かる。次に、A/D 変換器の線形性を評価した。線形性の評価には、微分非線形性

(DNL: Differential Non-Linearity)と、積分非線形性(INL: Integral Non-Linearity)を用いた。

例えば、0V 以上 4V 未満の電圧値を入力とし、これを 2-bit のディジタル値に変換し出

力する A/D 変換器を考える。この ADC は理想的には、図 5.17 の Ideal に示すように、

入力が 0V 以上 1V 未満であれば 00(2)、1V 以上 2V 未満であれば 01(2)、2V 以上 3V 未

満であれば 10(2)、また、3V 以上 4V 未満であれば 11(2)を出力する。しかし、現実の

A/D 変換器には、図 5.17 の Real に示すような理想値とのずれが存在する。LSB(Least 

図 5.16 電圧制御発振器の入出力特性 
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Significant Bit)とは、最小分解能の意である。例では、0~4V を 2-bit 精度で計測している

ため、1LSB は入力換算で 1V の入力幅に相当する。DNL の値が±0.5LSB 以上のとき、

あるディジタル出力に対応するアナログ入力が存在しない、コードミッシングが生じて

いる可能性がある。コードミッシングの有無は A/D 変換器の評価項目の 1 つである。

仮に 2-bit 精度の A/D 変換器を考えた際、コード 01 に対応する入力が存在しなければ、

本来 4 段階の分解能をもつ A/D 変換器が、3 段階の分解能しか持たないことになり、

A/D 変換器の変換性能が損なわれていることを表す。図 5.18(a)に、A/D 変換器の入出力

特性から求めた DNL を示す。得られた DNL の最大は+1.85LSB であり、最小値は-

1.72LSB であった。これは、先述の通りコードミッシングの発生可能性を示唆している。

しかし、電圧制御発振器型 A/D 変換器はクロック信号の連続カウントアップによって

A/D 変換を行うというその特性上、コードミッシングは発生せず、出力コードの連続性

が保証されている。次に、INL の測定について述べる。INL とは、ある出力コードの理

想閾値と測定閾値の偏差である。例えば図 5.2.13 に示すような入出力特性をもつ、3-bit

精度の ADC を考える。このときコード 101 を出力する理想的な入力の最小値は 5/8[Vref]

であるが、測定値は図のように 6.3/8[Vref]であったとする。このとき、このコードにお

ける INL は、その差分である 1.3/8[Vref]となり、INL は 1.3LSB と求めることができる。

また、INL は、DNL を積分することでも求めることができる。図 5.18(b)に、A/D 変換

器の入出力特性から求めた INL を示す。得られた INL の最大は+45.58LSB であり、最

小値は-23.98LSB であった。INL の値は比較的大きな値となっているが、これは電圧制

御発振器の非線形性による影響が大きい。INL プロットの概形は 2 次曲線であり、これ

図 5.17 理想の A/D 変換特性と現実の A/D 変換器の差異 
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は DNL が 1 次の増加特性を持っていることを示している。また、このような単純な INL

特性を持つ場合、後段で非線形性の補正を行うことが比較的容易である。 

最後に、Si CMOS プロセスを用いて試作された、他手法との比較を表 5.1 に示す。本

研究では 180nm の Si CMOS プロセスを用いて試作を行っているため、他手法と比較し

て製造コストの低いテラヘルツイメージセンサとなっている。また、ピクセル当たりの

消費電力も、比較的低い値となっている。また、単一の MOSFET のみを検波回路とし

て用いる手法と比較して、本研究ではテラヘルツ波検出器に 2 段のアンプ構成を用いた

ことで、高いオンチップゲインを獲得している。これまで提案された他手法では、A/D

変換器を同一のチップ内にもつものは存在しなかったため、本研究が A/D 変換器を混

載した初めてのテラヘルツイメージセンサである。また、本研究では A/D 変換器の実

装だけでなく、グローバルシャッタ撮像に対応した初めてのテラヘルツイメージセンサ

である。ノイズフロアレベルは他手法と比較して高い値になっている。3.1.4 節で述べ

た通り、本研究において支配的な雑音は 1/f 雑音である。そのため、ノイズフロアレベ

ル測定を 31Hz ではなく、例えば 100kHz で行った際のノイズフロアレベルは

13.7pW/Hz0.5 と試算できる。このことから、本手法におけるノイズフロアレベルは、他

手法と比較して妥当な値であるといえる。 

図 5.18 電圧制御発振器型 A/D 変換器の(a)DNL と(b)INL 
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5.4 試作イメージセンサのばらつき 

5.3 節では、試作したテラヘルツイメージセンサに対してテラヘルツ波を照射し、そ

の特性の測定を行った。試作したテラヘルツイメージセンサは、製造ばらつきに起因す

る画素ばらつきを有していたが、これに対して CDS を適用することで、そのオフセッ

ト成分を有効に除去できることを示した。しかし、画素ばらつきにはオフセットばらつ

きだけではなく、画素(主にテラヘルツ波検出回路)の利得ばらつきも存在する。利得ば

らつきとは、テラヘルツ波がイメージセンサに入射した際の、画素応答特性のばらつき

である。CDS はテラヘルツ波が入射していない状態(暗画像)を撮像結果から差し引く

演算を行うため、テラヘルツ波が入射していない状態におけるばらつき(オフセットば

らつき)の抑制には有効であるが、テラヘルツ波が入射することで現れる利得ばらつき

に対しての抑制効果をもたない。本節では、試作したテラヘルツイメージセンサの画素

ばらつきに関して、より詳細なシミュレーションと測定を行い、その特性を評価する。 

5.4.1 モンテカルロ法による素子ばらつきのシミュレーション解析 

はじめに、テラヘルツイメージセンサの構成要素のうち、1 画素に相当する回路要素を

切り出し、回路シミュレーションによって画素ばらつきの要因を特定する。先述の通り、

テラヘルツイメージセンサはピクセル並列アーキテクチャをもつ。そのため、32×

32=1024 ピクセルのテラヘルツイメージセンサは、1024 個の並列動作するテラヘルツ

波検出器と電圧制御発振器型 A/D 変換器とも考えることができる。1 組のテラヘルツ

波検出器と電圧制御発振器型 A/D 変換器を、以降「テラヘルツイメージングユニット

(TIU: Terahertz Imaging Unit)」と呼称する。TIU 内部に含まれる各回路要素における、

それぞれの製造ばらつき影響を解析することで、TIU の回路改善のための方針を得る

ことができる。また、TIU 回路の改善によってそのばらつきが抑制されれば、テラヘル

ツイメージセンサの画素ばらつきも同様に抑制される。そこで、TIU 内部における各回

路要素のばらつき影響を見積もるため、単一の TIU 回路モデルに対して、モンテカル

ロ法によるシミュレーション解析を行った。モンテカルロ法によるシミュレーション解

析は、回路内に含まれる MOSFET のデバイスパラメータを乱数により変化させること

で、実際に半導体集積を行った際のデバイス特性ばらつきを見積もることができる。集

積時に発生するデバイスパラメータの分布範囲(ばらつき範囲)等のデータは、半導体集

積ファウンダリから集積回路設計者向けに提供されている。例えば、MOSFET のデバ

イスパラメータのうち、ゲート幅 W とゲート長 L が製造時にばらつくとする。ただし、

実際にはゲート幅とゲート長に限らず、ドープ密度のばらつきやそれに起因する閾値電

圧のばらつきなど、多くのデバイスパラメータが分析の対象である。W=400nm・

L=180nm のパラメータを持つ複数の MOSFET を設計したとする。理想回路としての
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回路シミュレーションでは、デバイスパラメータはばらつかず、設計したすべての

MOSFET は同一の特性をもつ。しかし、モンテカルロ法によるシミュレーション解析

では、製造時のデバイスパラメータばらつきを考慮することができ、すべての MOSFET

は異なる特性を持つこととなる。例えば、ある MOSFET は W=401nm・L=182nm と

いうデバイスパラメータを持ち、また、別のある MOSFET は W=397nm・L=180nm

というデバイスパラメータを持つことになる。このとき、各 MOSFET のデバイスパラ

メータは、デバイスパラメータの分布範囲から乱数を用いて選択される。デバイスパラ

メータの選択方法は様々あり、例えば分布範囲内から乱数を用いて完全ランダムに選択

することができる。しかし、ランダムなデバイスパラメータ選択は、シミュレーション

の試行回数(デバイスパラメータの振り直し)をある程度多く設定しないと、回路全体の

特性分布を正しく見積もることができない。より少ないシミュレーション試行回数でシ

ミュレーション結果を収束させるために、様々なパラメータ選択の手法が提案されてい

る。本研究では、パラメータ選択の手法として、ラテン超格子サンプリング(LHS: Latin 

Hypercube Sampling)法を用いた。LHS 法を用いる場合の、デバイスパラメータの分布

範囲と、モンテカルロ法におけるデバイスパラメータ選択の関係性を図 5.19 に示した。

図中では、説明のために先の仮定に基づいて、ゲート幅 W とゲート長 L のみを変動す

るパラメータとした。LHS 法では、すべてのパラメータについて、パラメータの分布領

域を複数の領域に分割する。各領域はその確率が等しくなるように区切られており、図

図 5.19 ラテン超格子サンプリング法におけるパラメータ領域の分割 

L と W の分布を 10×10=100 領域に分割しパラメータのサンプルを行っている 
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5.19 に示したように、分布の中央から遠ざかるほど領域分割は粗いものとなる。LHS 法

では、このように分割したパラメータ領域に対して、すべての領域から均等にパラメー

タの選択を行う。図〇〇○○の例では、すべての格子内から均等な回数パラメータを選

択し、シミュレーションを行う。つまり、LHS 法を用いた場合、シミュレーションの試

行回数が少ない場合でも、各パラメータは幅広い領域から選択される。そのため、LHS

法では少ないシミュレーション試行回数であっても、パラメータの分散性が保証される。

格子内における具体的なパラメータの選択はランダムである。例えば、MOSFET のパ

ラメータを、W: 405~410nm・L: 182~185nm という格子の中から選択する場合、その

領域内の点(W=406.2nm・L=184.0nm 等)がランダムに選択される。また、LHS 法にお

けるパラメータ領域の分割数 d は任意に設定することが可能であり、d=1 ならばラン

ダム法によるパラメータ選択と同様のパラメータ選択を行うことになる。パラメータ領

域の分割数を大きくすることで、パラメータの分散性がより保証されるが、シミュレー

ションを行うべき格子数もまた増加する。そもそも LHS 法を用いる場合、ランダム法

と比べて少ないシミュレーション試行回数で、シミュレーション結果が収束することが

利点であった。また、パラメータ領域の分割数はある程度以上の値であれば、そのシミ

ュレーション結果の精度はほとんど変化しない。そのため、パラメータ領域の分割数は

数百程度の値(具体的には d=200 程度)とするのが適切である。以降で述べるモンテカ

ルロ法によるシミュレーション解析では、デバイスパラメータの選択に LHS 法を用い

ている。TIU を構成する MOSFET のうち、どの MOSFET のばらつきが TIU 特性の

ばらつきに影響を与えているか見積もるため、TIU の回路モデルに対してモンテカル

ロ法によるシミュレーション解析を行った。このシミュレーション解析は、Cadence 社

製の回路シミュレータ管理ソフトである ADE XL(Analog Design Environment XL)を

用いて行った。シミュレーション解析では、TIU を構成するすべての MOSFET がばら

ついた場合(TIU)、テラヘルツ波検出器を構成する MOSFET がばらついた場合(PIX)、

テラヘルツ波検出器に含まれるカスコードアンプを構成する MOSFET がばらついた場

合(cascode)、テラヘルツ波検出器に含まれるサブスレッショルドオペアンプを構成す

る MOSFET がばらついた場合(sub-Vth)、電圧制御発振器を構成する MOSFET がばら

ついた場合(VCO)について、TIU の出力値(電圧制御発振器の発信周波数)を測定し、そ

の分布を求めた。また、カスコードアンプおよびサブスレッショルドオペアンプを構成

する MOSFET については、それぞれがばらついた場合についても TIU の出力値を測

定し、その分布を求めた。各 MOSFET の名称は、図 5.20 に示すテラヘルツ波検出回路

中の表記と対応している。これらのシミュレーション解析では、テラヘルツ波の入射が

ない状態(THz OFF)とテラヘルツ波の入射がある状態(THz ON)について解析した。テ

ラヘルツ波の入射がある状態を解析するためには、本来テラヘルツ波帯の信号を入力す

る必要がある。しかし、テラヘルツ波のような非常に高い周波数(非常に短い周期)を持
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つ信号を用いた場合、シミュレーションの解析時間単位をその周期以下に設定する必要

があるため、1 回のシミュレーションに要する時間が非常に長くなってしまう。そのた

め、テラヘルツ波の入射がある状態のシミュレーション解析では、テラヘルツ波成分を

もつ疑似的な入力として、10 mVp-p のパルス波を入力した。入力端子は、5.4.2 節で述

べるテラヘルツイメージセンサばらつきの実測も考慮して、テラヘルツ波検出回路のア

ンテナバイアス端子 Idet に入力した(シミュレーション上では任意の端子に任意の信号

を入力可能であるが、実測ではチップ外部から信号を入力できる端子が限られるため)。

Idet 端子はパルス入力期間を含めて、常に 0.5V でバイアスされており、パルス入力時

にはその電圧値が 0.51 V になる。これらのシミュレーション解析の結果を図 5.21 に示

す。また、これらの THz OFF/ON の両状態の結果について、TIU 全体がばらついた場

合の TIU 出力値の分散を 1 として正規化したときの、各回路要素のばらつき影響によ

る TIU 出力値の分散を、表 5.2 に示す。この表に含まれるすべての数値は、図 5.21 で

示した THz OFF/ON の両状態における分散を元に計算したものである。これらのシミ

ュレーションはシミュレーションの精度(LHS 法におけるパラメータ分割数)を d=1000

として行った。表 5.2 から、PIX 回路がばらついたときの TIU 出力への影響が、TIU 全

体がばらついたときの影響を上回っているが、これはシミュレーションの精度)を

d=8000 まで高めることで大小関係が逆転する。そのため、TIU 全体のばらつき影響は

PIX 回路のばらつき影響と同等あるいはごくわずかに大きいことが予想される。

d=8000 としたとき、1 回のシミュレーションには半日近い時間を要するため、すべて

のシミュレーションをこの精度で行うことは困難であった。また、先に述べた通り LHS

図 5.20 テラヘルツ波検出回路中の MOSFET 名称 
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法によるモンテカルロサンプリングシミュレーションは、d=1000 程度で十分な精度を

持っているため、このようなシミュレーション結果の差がごく僅かしかない場合にのみ

精度を高めることで追加シミュレーション解析を行うのが適切であると考えられる。

THz OFF 状態におけるシミュレーション結果は、テラヘルツ波が照射されていない状

態における画素値のばらつき(オフセットばらつき)を表している。THz ON 状態におけ

るシミュレーション結果は、テラヘルツ波が照射されている状態における画素値のばら

つき(オフセットばらつき+利得ばらつき)を表している。これらの結果から、TIU の特

性ばらつきは主にテラヘルツ波検出回路のばらつきに影響されており、これと比較して

図 5.21 テラヘルツ波検出回路の各要素によるばらつき影響 

(a) パルス強度 0(THz OFF)状態 (b)パルス強度 10mVp-p(THz ON)状態 
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電圧制御発振器のばらつきは僅かであることが分かる。THz OFF 状態のシミュレーシ

ョン結果に注目すると、テラヘルツ波検出回路中において、特にサブスレッショルドオ

ペアンプのばらつきが、TIU のばらつき(オフセットばらつき)に影響していることが分

かる。3.1.4 節で述べた通り、サブスレッショルドオペアンプはカスコードアンプの出

力に対して直流成分(オフセットばらつき)を除去するようにはたらく。サブスレッショ

ルドオペアンプを構成する MOSFET にばらつきがある場合、その直流成分除去後の収

束値にばらつきが現れる。そのため、サブスレッショルドオペアンプのばらつきはテラ

ヘルツ波検出回路の出力(直流成分)のばらつきを生み、これを入力とする電圧制御発振

器の発振周波数にもオフセットばらつきが現れる結果となっている。THz OFF/ON の

両状態において、サブスレッショルドオペアンプを構成する MOSFET のばらつきによ

る影響は大きく変化していない。この結果は、サブスレッショルドオペアンプのばらつ

きはオフセットばらつきに影響を与えるものの、利得ばらつきにはあまり影響を与えな

いことを表す。また、THz OFF 時において、カスコードアンプのばらつきは TIU のば

らつきにあまり影響を持っていない。本来、THz OFF 時におけるカスコードアンプの

ばらつきは、カスコードアンプ出力の直流成分のばらつきとなって現れる。その影響が

少ないということは、テラヘルツ波検出回路においてカスコードアンプのばらつき影響

が少ないか、あるいは、サブスレッショルドオペアンプの負帰還動作によってカスコー

ドアンプのばらつきによる影響が抑制されている可能性を示している。特に、THz 

OFF/ON の両状態において、カスコードアンプに含まれる MOSFET M0 の特性のみを

表 5.2 各要素のばらつきによる TIU 出力への影響度 

Circuit Element THz_OFF THz_ON

TIU(PIX+VCO) 1.000 1.000

PIX 1.037 1.055

PIX/cascode 0.177 0.621

PIX/subVth 1.041 0.875

PIX/cascode/M0 0.000 0.000

PIX/cascode/M6 0.017 0.242

PIX/cascode/M9 0.171 0.550

PIX/subVth/M3M7 0.580 0.483

PIX/subVth/M4M8 0.649 0.544

PIX/subVth/M5 0.489 0.415

VCO 0.031 0.030
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ばらつかせた場合、TIU の出力値はほとんど変化していない。M0 はサブスレッショル

ドオペアンプの負帰還先となる負荷素子であり、その閾値電圧がばらつくと負荷として

の入出力特性がばらついてしまう。しかし、先に述べた結果から、M0 のばらつきによ

る TIU 特性への影響は、サブスレッショルドオペアンプの負帰還動作により抑制され

ていることが分かる。THz OFF/ON の両状態におけるばらつき影響を比較することで、

各 MOSFET のばらつきについて、TIU 全体の利得ばらつきへの影響を見積もることが

できる。先述の通り、サブスレッショルドオペアンプのばらつきによる影響は、THz 

OFF/ON の両状態を比較してあまり変化していない。一方で、カスコードアンプのば

らつきによる TIU 特性へ影響は、THz OFF/ON の両状態において大きく変化してい

る。この結果から、カスコードアンプのばらつきは、TIU の利得ばらつきに影響してい

ることが分かる。3.1 節で述べた通り、MOSFET によるテラヘルツ波の二乗検波回路

は、その入出力特性が検波に用いた MOSFET のデバイスパラメータによって決定され

る。シミュレーション中において、検波を行う MOSFET である M6 のばらつき影響に

注目すると、THz OFF/ON の両状態においてそれが大きく変化していることが分かる。

この結果から、二乗検波回路を含むカスコードアンプ(特に M6)のばらつきが、TIU の

利得ばらつきに影響を与えていることが分かる。 

この測定で得られた知見をまとめると、サブスレッショルドオペアンプに用いた

MOSFET のばらつきは TIU 出力のオフセットばらつきに影響し、カスコードアンプに

用いた MOSFET のばらつきは TIU 出力の利得ばらつきに影響する。ところで、オフ

セットばらつきは CDS によって取り除くことが可能であるから、これらのばらつきの

うち真に対処すべきは利得ばらつきである。もちろん、サブスレッショルドオペアンプ

のばらつきによる TIU 特性への影響も少ない方が望ましいが、これが利得ばらつきに

は大きく影響していないことが分かった。そのため、回路的な改良を行うのであれば、

カスコードアンプのばらつきによる TIU 特性への影響を抑制することを主眼として、

回路の再設計を行うのが良いと考えられる。次節では、試作したテラヘルツイメージセ

ンサのばらつきを測定・評価する。 

5.4.2 試作テラヘルツイメージセンサの画素ばらつき測定 

5.3 節の撮像結果と 5.4.1 節のシミュレーション解析結果から、試作したテラヘルツ

イメージセンサの画素出力値にはオフセットばらつきと利得ばらつきの両方が存在し

ていることが分かる。本節では、試作したテラヘルツイメージセンサの画素ばらつきに

ついて、より詳細に測定し評価する。画素ばらつき測定のための測定環境を、図 5.22 に

示す。測定には、5.3 節でも用いた、試作テラヘルツイメージセンサを実装した測定用

ボードと、テラヘルツイメージセンサの制御および出力を取得するための Arduino 

UNO ボードを利用した。測定対象は、テラヘルツイメージセンサを構成するサブイメ
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ージセンサのうちの 1 つとした(図 5.23)。これは、テラヘルツイメージセンサが同様の

サブイメージセンサ 4 つから構成されており、サブイメージセンサ 1 つの特性を解析

することで、テラヘルツイメージセンサ全体の特性を十分に把握できるためである。5.3

節では、テラヘルツイメージセンサの最大性能(主にフレームレート)を試験する意味も

図 5.22 テラヘルツイメージセンサの画素ばらつき測定環境 

図 5.23 画素ばらつき測定の測定対象(サブイメージセンサ領域) 
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含めて、複雑な演算を高速に行うことができる FPGA を用いて、テラヘルツイメージ

センサの制御および出力取得を行った。本節では、テラヘルツイメージセンサを高速に

動作させる必要がないため、機能・計算力では FPGA に劣るマイコンボード(Arduino 

UNO)を用いて、テラヘルツイメージセンサの制御および出力取得を行った。本研究の

目的のひとつに、テラヘルツイメージセンサの実用化があり、そのためにはより安価に

試作したテラヘルツイメージセンサを利用できる必要がある。参考までに、5.3 節で用

いた FPGA ボードの市場価格は 20 万円程度であり、本節で用いる Arduino UNO ボー

ドの市場価格は 5000 円程度である。1.3 節ではデバイスコストについて述べたが、デ

バイスを実用化するためにはデバイスが安価であるだけでは不十分であり、使用するた

めに必要な周辺機器の価格についても考慮すべきである。ただし、Arduino UNO は計

20 本の入出力端子しかもたない。そのうち、テラヘルツイメージセンサの出力(12-bit)

を取得するための端子 12 本を差し引いて、テラヘルツイメージセンサの制御に用いる

ことができる端子数は 8 本である。ここで、データバッファからのデータ読み出しのた

めには、列デコーダに対して 9-bit の制御信号を入力することが必要である。このまま

では端子数が不足してしまうため、カウンタ IC を用いて読み出しアドレスの生成を行

った。カウンタ IC は、入力されたクロック信号の立ち上がりエッジの個数をカウント

し、その値を出力する IC チップである。参考までに、カウンタ IC の市場価格は 1 個

100 円程度である。これにより、本来データバッファのアドレス指定には 9 本の端子必

要であったところ、カウンタ IC に対するクロック信号線とリセット信号線の 2 本の端

子を用いて実装することができた。残った 6 本の端子は、電圧制御発振器の初期化信号

や、A/D 変換器内のカウンタ前段のクロックゲートの制御信号など、制御信号を入力

するために利用した。試作テラヘルツイメージセンサの画素ばらつき測定にあたって、

測定のための制御信号波形を図 5.24 に示す。テラヘルツイメージセンサの本来の入力

端子は各オンチップアンテナであるが、試作チップの外部からオンチップアンテナに直

接信号を入力することはできない。そのため、本測定では 5.3 節で用いたように、テラ

ヘルツ波検出器のアンテナバイアス端子 Idet を入力端子とした。Idet 端子から信号を入

力せずとも、5.3 節で撮像に用いたようにテラヘルツ波を直接テラヘルツイメージセン

サに照射すればよいと思われるかもしれない。しかし、光学系を用いたテラヘルツ波の

照射では、すべての画素に対して等しい強度のテラヘルツ波を照射することは不可能で

ある。そのため、全画素に対して接続されている電気的な配線 Idet を入力端子として利

用することで、全画素に対して等しい入力信号を与えた。測定のために入力した信号は

パルス波であり、テラヘルツ波成分をもつ疑似的な入力信号として 0~20 mVp-p(2mV 刻

み)のパルス波を入力した。Idet 端子はパルス入力期間を含めて、常に 0.5V でバイアス

されており、パルス入力時にはその電圧値が 0.5~0.52 V になる。パルス波を用いた理

由は、主に以下の 2 つである。まず、Idet ノードには測定用ボードや試作チップ内にお
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いて比較的大きな寄生容量が付加されており、テラヘルツ波帯の信号を各テラヘルツ波

検出器に入力することは困難であること、また、テラヘルツ波帯の信号源を用意するこ

と自体がコスト的に困難であることが、その理由である。 

 

1) テラヘルツイメージセンサ(主に電圧制御発振器)の初期化 

2) 疑似入力パルス信号の入力開始と A/D 変換器による A/D 変換の開始 

3) 疑似入力パルス信号の入力終了と A/D 変換器による A/D 変換の終了 

4) 列デコーダに対してカウンタ IC から読み出しアドレス(初期値 0)を入力 

5) 指定アドレスのデータバッファから A/D 変換結果の読み出し 

6) カウンタ IC にパルス信号を入力し読み出しアドレスを 1 つ進める 

7) 全てのデータ読み出しが完了するまで手順 5 と手順 6 を繰り返す 

8) A/D 変換器のカウンタおよびデータバッファの初期化を行い手順 1 に戻る 

 

先述の通り、測定対象はテラヘルツイメージセンサを構成する 16×16 ピクセルサブイ

メージセンサである。測定は、各画素・各パルス入力強度においてそれぞれ 100 回ずつ

行い、その際のイメージセンサ出力値(A/D 変換器出力値)の平均を測定値とした。測定

された各パルス強度におけるイメージセンサ出力値の分布を、図 5.25 に示す。図中の

各パルス強度中には、16×16=256 個の測定値が含まれている。測定結果から、パルス

強度が 0~12 mV の区間では、パルス強度の増加に伴い、画素間の出力値ばらつきが大

図 5.24 画素ばらつき測定における制御手順と各種制御信号波形 
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きくなっていくことが分かる。パルス強度が 12~20mV の区間では、画素間の出力値ば

らつきはほとんど変化しないかわずかに減少しているが、これは高強度のパルス入力に

対して画素出力が飽和しているためだと考えられる。5.3 節ではテラヘルツ波源を用い

て測定を行ったが、本測定における A/D 変換器の出力値から逆算すると、テラヘルツ

波入射時の回路挙動は、パルス強度に換算して 2mV 未満の領域であることが推測され

る。これらの入力強度とばらつき量の関係は、5.3 節のシミュレーション解析結果(常に

存在するオフセットばらつきと信号入力によって発生する利得ばらつきの関係)と同様

の傾向を示している。測定された値のうち、パルス強度が 0mV であるときの測定結果

を、疑似的な撮像結果(THz OFF)として図 5.26(a)に示す。また、パルス強度が 10mV

であるときの測定結果を、疑似的な撮像結果(THz ON)として図 5.26(b)に示す。これ

らの図から、(疑似的な)テラヘルツ波が入射されていない状態と(疑似的な)テラヘルツ

波が入射されている状態における、イメージセンサ出力画像の視覚的な参考を得ること

ができる。また、これらの図は 5.3 節における、TIU 全体に使用されている MOSFET

がばらついた際のシミュレーション解析の結果と関連している。また、パルス強度が

0mV であるときの測定結果からパルス強度が 10mV であるときの測定結果を差し引い

た結果を、疑似的な CDS 画像(“THz OFF” – “THz ON”)として図 5.27 に示す。先にも

述べた通り、CDS はオフセットばらつきの除去には効果的であるが、利得ばらつきの

補正には効果がないことが分かる(本測定ではすべての画素に同様の入力を与えている

ため、もし CDS により利得ばらつきが改善されているのであれば、CDS 画像は平坦な

画像となるはずである)。本節では、5.3 節で得られたシミュレーション解析結果と、実

図 5.25 各パルス強度における画素出力値の分布 
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際に試作したテラヘルツイメージセンサについて、そのばらつき特性(オフセットばら

つきと利得ばらつきの関係性)が同様の傾向をもつことを示した。5.5 節では、本節で得

た 256 個の画素特性に関するデータを用いて、後処理によるばらつき補正可能性につ

いて検討する。 

図 5.26 パルス入力による疑似的な撮像結果 

(a) パルス強度 0(THz OFF)状態 (b)パルス強度 10mVp-p(THz ON)状態 

図 5.27 THz OFF 状態から THz ON 状態を差し引いた CDS 画像 
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5.5 後処理によるばらつき補正 

 5.3 節のシミュレーション解析結果と、5.4 節の試作テラヘルツイメージセンサの測

定結果から、テラヘルツイメージセンサの各画素には、オフセットばらつきと利得ばら

つきの両方が存在していることが分かった。5.3 節の末尾で述べた通り、各画素のばら

つきを改善するためには、テラヘルツ波検出回路に含まれるサブスレッショルドオペア

ンプとカスコードアンプのばらつき影響を減らすことが必要である。しかし、新たな回

路の設計とイメージセンサチップへの実装・集積は、最短でも半年から 1 年を要する作

業であるため、測定結果から得られた知見を即座にフィードバックし反映することは難

しい。本節では、5.4 節で測定したサブイメージセンサ領域の画素 256 個について、そ

のオフセットばらつきと利得ばらつきを、後処理によって補正する方法について検討す

る。これは、既に試作されたテラヘルツイメージセンサの画素ばらつきを、その特性の

解析結果を用いて補正しようというアプローチである。本節で述べる後処理とは、テラ

ヘルツイメージセンサの出力値を FPGA や PC に取り込み演算処理を行うことで、オ

フセットばらつきと利得ばらつきの両方を抑制するものである。以降では、測定された

画素値をはじめとする数値を nData(i)の形式で表記する。添え字の n は、その値が式式

(5.5.n)における計算結果であることを表す。また、i は入力したパルス強度である。例

えば 2Data(8)は、式(5.5.2)における計算結果のうち、入力したパルス強度が 8mV の点

を表す。初めに、5.4 節でも述べた測定対象と測定方法について簡単に述べる。本節で

用いる測定結果は、5.4 節の図 5.21 に用いた値と同一の値である。測定対象は、試作し

たテラヘルツイメージセンサを構成する、16×16 ピクセルのサブイメージセンサ領域

である(図 5.23)。測定対象の画素(テラヘルツ波検出器と電圧制御発振器型 A/D 変換器

のペアをさす)に対して、テラヘルツ波検出器のアンテナバイアス端子 Idet から、疑似

的なテラヘルツ波入力として、2mV 刻みで 0~20mVp-p の強度を持つパルス波を入力

した。Idet 端子はパルス入力期間を含めて、常に 0.5V でバイアスされており、パルス

入力時にはその電圧値が 0.5~0.52V になる。測定は、各画素・各パルス入力強度におい

てそれぞれ 100 回ずつ行い、その際のイメージセンサ出力値(A/D 変換器出力値)の平

均を測定値とした。このときの、各画素の入出力特性を、図 5.28 に示す。図には、パ

ルス強度を入力とし画素出力値を出力とした、256 画素の入出力特性が示されている。

この図は 5.4 節で示した図 5.25 のプロット方法を、箱ひげ図による度数分布から、系

列(画素)ごとの折れ線に変更したものである。系列数が 256 と多いため、測定点間を折

れ線で結ぶことでグラフの視認性を高めている(折れ線が測定点間の入出力特性を補間

している訳ではない)。パルス強度が 0mV である点は、各画素におけるオフセット値を

示しており、この点が画素によってばらついていることから、各画素にはオフセットば

らつきが存在していることが分かる。また、パルス強度が増大するにしたがって画素出
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力値は低下していくが、その低下の仕方(傾き)が画素によってばらついていることから、

各画素には利得ばらつきが存在していることが分かる。特に利得ばらつきに注目すると、

一部の画素はパルス強度 8mV 程度で画素値が飽和しつつある一方で、一部の画素はパ

ルス強度 20mV においても画素値がほとんど変化していない。各画素の入出力特性に

おいて、CDS を行った結果を図 5.29 に示す。また、この演算内容を式(5.5.1)に示す。 

 

𝐷𝑎𝑡𝑎 
1 (𝑖) = 𝐷𝑎𝑡𝑎(0) − 𝐷𝑎𝑡𝑎(𝑖) (5.5.1) 

 

ここで、CDS 演算は各画素のパルス強度 0mV における画素値をオフセットばらつきと

みなし、パルス強度 2~20mV の点における画素値とこれの差分をとることで行った。

図 5.28 各画素の入出力特性 
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また、差分の値を正とするために、パルス強度 0mV における画素値から、パルス強度

2~20mV における画素値を引いている。ここでいう CDS は広義的な CDS であり、時

間相関のある熱雑音等まで考慮した True CDS とは異なる単なるオフセット補正であ

る。この結果からも、CDS によるオフセットばらつきの除去のみでは、各画素の特性

が一致しないことは明らかである。また、この図では CDS により各系列の原点が揃う

ことで、利得ばらつきがより可視化されている。次に、すべての測定点のうち、画素値

が飽和傾向を示している点(図 5.29 において縦軸の値が 750 以上となっている点)を取

り除く。この演算内容を式(5.5.2)に示す。 

 

𝐷𝑎𝑡𝑎 
2 (𝑖) = {

𝐷𝑎𝑡𝑎 
1 (𝑖), 𝐷𝑎𝑡𝑎 

1 (𝑖) ≤ 750

 "N/A", 𝐷𝑎𝑡𝑎 
1 (𝑖) > 750

(5.5.2) 

図 5.29 オフセット補正(CDS)を行った場合の画素入出力特性 
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5.4 節でも述べた通り、テラヘルツ波検出回路におけるテラヘルツ波入射時の回路動作

は、パルス強度に換算して 2mV 未満の領域で行われていることが推測できる。そのた

め、図 5.29 のパルス強度 2mV における系列の最大値(約 500)に対して、1.5 倍の値で

ある 750 を画素値飽和の閾値とした。また、パルス強度 2mV における各系列の測定値

は、テラヘルツ波検出回路の微弱な入力に対する利得を表しており、それ以上のパルス

強度における利得もまたこの測定点の値に相関があると考えられる。そこで、式(5.5.2)

の操作に加えて、すべての系列の測定値について系列自身のパルス強度 2mV における

画素値を用いて正規化した。この結果を図 5.30 に示すとともに、この演算内容を式

(5.5.3)に示す。 

𝐷 
3 𝑎𝑡𝑎(𝑖) =

𝐷𝑎𝑡𝑎 
2 (𝑖)

𝐷𝑎𝑡𝑎 
2 (2)

(5.5.3) 

図 5.30 パルス強度 2mV における正規化後の画素入出力特性 
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図 5.29 に示した CDS 直後における画素の入出力特性と比較して、式(5.5.3)によって計

算された画素の入出力特性は、利得のばらつきが少なくなっていることが分かる。しか

し、図 5.30 からは、パルス強度の増加に伴って、画素の入出力特性に開きが生じるこ

とも分かる。最後に、パルス強度 2~20 mV における画素の入出力特性のフィッティン

グを行う。この結果を図 5.31 に示すとともに、この演算内容を式(5.5.4)に示す。ただ

し、式中の 3iMAX は各系列において 3Data(i)が最大となるようなパルス強度 i であり、

3DataMAX はそのときの最大値である。 

 

𝐷𝑎𝑡𝑎 
4 (𝑖) =

𝐷𝑎𝑡𝑎 
3 (𝑖)

𝐷𝑎𝑡𝑎 
3

𝑀𝐴𝑋
× ( 𝑖 

3
𝑀𝐴𝑋)

1.3~1.5 (5.5.4) 

 

図 5.31 すべての計算を適用し補正を行った場合の画素入出力特性 
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ここで、2Data と 3Data は単調増加であるため、3Data に最大を与える i の値は、2Data

にも最大を与える。また、この最大を与える i を探索する必要はなく、2Data の各系列

において、定義される最大の i が 2Data の最大を与える。画素の入出力特性フィッティ

ングに用いた式(5.5.4)は、より高度なフィッティングによって精度が改善される可能性

がある。しかし、本節ではあくまで FPGA や PC を用いた後処理による、テラヘルツイ

メージセンサのばらつき補正が目的である。後処理を行う際、複雑な演算や最大値・最

小値・中央値といった特定値の探索は、演算コストが高く計算リソースの過剰な消費や

計算時間の増大による処理遅延を招く可能性がある。試作したテラヘルツイメージセン

サは最大 400fps で動作することが分かっているが、これは通常の可視光 CMOS イメー

ジセンサによる動画撮像と比較して大幅に高速である。本節で提案する後処理によるば

らつき補正では、400fps でイメージセンサから提供される出力値すべてに対して、式

(5.5.1)から式(5.5.4)のすべてを適用する必要があるため、各演算は簡素であることが望

ましい。そのため、先述の理由から探索なしに求めることができる 3iMAX と 3DataMAX の

値を用い、簡素な式によって画素特性のフィッティングを行っている。式(5.5.1)により

CDS 処理のみを行った結果(図 5.29)と、これに式(5.5.2)から式(5.5.4)を適用した結果

(図 5.31)を比較すると、パルス強度 2 mV における変動係数は 1.004 mV から 0.1438 

mV まで 85.7%抑制されている。変動係数とは、ある値の標準偏差を平均値で割った数

値であり、異なる尺度の数値分布を比較する場合に用いる指数である。この結果から、

提案した演算手法によって、後処理での利得ばらつき抑制が可能であることが示された。 

5.6 テラヘルツ波検出回路の改良による画素ぱらつき抑制 

 ここまで第 5 章では、試作テラヘルツイメージセンサの測定と、その後処理による画

素ばらつき抑制について述べた。本節では次回の試作機会に向けて、テラヘルツ波検出

回路の改良を行うことにより、テラヘルツイメージセンサの画素ばらつきを抑制する方

法について述べる。5.4 節のシミュレーション解析結果からも、テラヘルツイメージセ

ンサの画素ばらつきは、画素回路(テラヘルツ波検出回路)に用いられている MOSFET

の製造ばらつきによって発生していることが分かる。特に、製造に伴う MOSFET の閾

値電圧ばらつきは、3.1 節で述べた検波回路の出力値にも大きく関わるものである。

SOI(Silicon On Insulator)集積技術を用いることで MOSFET の製造ばらつき(特に閾値

電圧ばらつき)を抑制する手法が提案されている[9]。しかし、本研究で扱うテラヘルツイ

メージセンサは、デバイスコスト抑制のために標準的な Si CMOS プロセスで集積する

ことを前提としているため、このようなアプローチを行うことはできない。半導体集積

ファウンダリから提供される標準プロセスを用いる以上、その製造に伴うばらつきは織

り込み済みの要素として設計を行う必要がある。そこで、本研究では次期テラヘルツイ

メージセンサ試作に向けて、テラヘルツ波検出回路の特性ばらつきを抑制するための方
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法について述べる。5.4 節のシミュレーション解析結果から、テラヘルツ波検出回路の

うち、カスコードアンプのばらつきが画素の利得ばらつきに影響し、サブスレッショル

ドオペアンプのばらつきが画素のオフセットばらつきに影響することが分かっている。

テラヘルツ波検出回路に用いられているすべての MOSFET の閾値電圧ばらつきを補正

することができれば、これらの画素ばらつきも大幅に抑制されることが期待できる。し

かし、5.4 節の結果から、それぞれの MOSFET によって画素回路ばらつきへの影響度

が上下することが分かっており、すべての MOSFET に対して何らかの閾値電圧ばらつ

き補正機構を設けるのは回路面積的にも非効率である。そこで、カスコードアンプとサ

ブスレッショルドオペアンプそれぞれから MOSFET を選定し、それらを閾値電圧ばら

つき補正の対象とした。図 5.32 にテラヘルツ波検出回路と各 MOSFET の名称につい

ての関係性を示す。カスコードアンプからは利得ばらつきへの影響がおおきい入力段の

MOSFET(M9)を補正の対象とし、サブスレッショルドオペアンプからはオフセットば

らつきに対して一定の影響をもつテール電流源 MOSFET(M5)を補正の対象とした。特

に後者については、M5 以外の差動対 M4/M8 や負荷対 M3/M7 も同程度のオフセット

ばらつき影響を有しているが、この中で M5 のみ対を持たない単一の回路要素であるた

め、補正の対象とした。例えば、差動対 M4/M8 のばらつき影響が他の要素と比較して

圧倒的に大きいのであればそれを補正の対象とすべきであるが、他の要素と同程度のば

らつき影響を有しているのであれば、より小規模な回路追加で済む単一の MOSFET を

補正対象とするのが適切であると考えられる(単純に考えて MOSFET 対を補正するた

めの回路は、単一の MOSFET を補正するための回路の 2 倍の回路要素を必要とするた

図 5.32 テラヘルツ波検出回路に含まれる MOSFET の名称 
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め)。これらの MOSFET の閾値電圧ばらつきを補正する方法はいくつか挙げることが

できる。カスコードアンプ入力段 MOSFET(M9)であれば、これは常時アンテナバイア

スによってバイアスされたうえで動作を行っているため、アンテナバイアスに閾値電圧

の変動分を加味することで閾値電圧のばらつき影響を相殺することが可能である。また、

サブスレッショルドオペアンプのテール電流源 MOSFET(M5)であれば、これも接地電

位によってバイアスされたうえで動作を行っているため、このバイアス電位を接地電位

から閾値電圧ばらつきを加味した電位に変更することでその影響を相殺することでき

る。閾値電圧ばらつきは製造に伴うばらつきであり、半導体の動作課程では変化しない

ことから、このような単純な補正方法も有効である。しかし、テラヘルツ波検出回路は

単一で用いるわけではなく、テラヘルツイメージセンサの画素回路として数百から千個

程度を並列に動作させる必要がある。各画素回路のばらつきは実際に集積して測定する

まで分からないため、すべての画素回路に対して補正のためのアナログバイアス線を用

意する必要が生じてしまう。しかし、4.4 節でも述べた通り、集積した半導体チップに

対して信号を入出力するためのボンディングパッドは数百個程度であるから、このよう

な配線を実際に設けることは不可能である。そのため、チップ外部から与える信号やバ

イアス線数を削減したうえで、すべての画素回路(千個程度)に対して有効な閾値電圧ば

らつきの補正を行う必要がある。集積半導体チップのばらつきには、チップ内での

MOSFET 間のわずかなドーピング密度ばらつきなどに起因するチップ内ばらつき

(OCV: On-Chip Variation)と、チップ間での Si 基板の特性差(使用した Si ウエハ上の

領域によって特性が異なる)などに起因するチップ間ばらつき(D2D: Die-to-Die 

Variation)が存在する。これらの関係を図 5.33 に示す。Si ウエハはシリコンの単結晶イ

ンゴッドを薄く切り出すことで製造される。大元となるインゴットを完全に均質にする

ことは不可能なため、切り出された Si ウエハ上にも特性のむらが存在する(図 5.33(a))。

また、半導体集積チップは、この Si ウエハ上に任意の回路を集積したものを正方形や

長方形に分割することで得られるため、Si ウエハの領域によってチップの特性が異な

図 5.33 (a)Si ウエハの特性むらのイメージと(b)ウエハとチップの関係性 
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る(図 5.33(b))。Si ウエハはより小さな領域に切り分けられることで、その領域内での

特性の分散は抑制されるが、一方でその分散の中心にオフセットが生じる。このような

チップの集積領域による特性のばらつきがチップ間ばらつきの要因である。また、チッ

プ内ばらつきは、このチップ内に残存する特性の分散の他に、集積に用いるマスクの加

工精度や、確率的に生じるドーピング密度・ゲート幅・ゲート長といったデバイスパラ

メータのばらつきに影響を受ける。イメージセンサ用途として考えた際、優先して解決

すべきはチップ内ばらつきである。5.4 節で述べたように、チップ内部における画素特

性のばらつきは、そのまま撮像結果に雑音として表れてしまう。より正確で低雑音な撮

像を行うためにも、各画素の特性をそろえることが最重要課題である。また、チップ間

ばらつきについても可能な限り抑制することが望ましいものの、個々の撮像結果の品質

(少なくとも人間が認知できるレベル)には大きく影響しない。しかし、チップ間ばらつ

きは例えば「イメージセンサチップ A で撮像した結果はいつもイメージセンサチップ

B で撮像した結果より暗い」というような、複数の試作物を比較した際にはそれぞれの

単純な性能比較が困難になってしまう。研究用途であれば、試作したイメージセンサチ

ップ 100 個程度(参考までに半導体集積における最小ロットは 100 チップ程度である)

の中から、最も低雑音で高感度なものを測定すればよい。しかし、研究目的ではなく実

用を目的に半導体チップの製造を行うのであれば、集積したチップの多くが同程度の性

能で動作する必要がある。これは半導体チップの歩留まりにも関わる内容であり、過度

の選別を要求するような半導体チップは非常に高価な製品となる。本研究の目的は、テ

ラヘルツイメージセンサの実用化に向けた、安価なテラヘルツイメージセンサの開発で

あるため、このようなチップ間ばらつきの抑制も必要な要素である。2 つの MOSFET 

M5 と M9 の閾値電圧ばらつき補正機構を内蔵した、新たなテラヘルツ波検出回路の回

路図を図 5.34 に示す。この回路は図 5.32 に示した従来型のテラヘルツ波検出器に対し

て、MOSFET M5 とＭ9 の閾値電圧ばらつきを補正する機構を付加したものである。図

中において、新たに追加された要素は赤色で示されている。具体的には、4 つのスイッ

チ・2 つのキャパシタが追加されている。また、従来型の回路では Idet と VCM といった

2 つの端子が外部からのアナログバイアス配線であったが、図 5.34 の補正機構付き回

路では Idet に相当する VC2、VCM に相当する VC0 と VC1、また、新たに VC3 の計 4 つの端

子が外部からのアナログバイアス破線となっている。この回路の動作原理を理解するた

めに、簡素化した閾値電圧ばらつき補正機構を図 5.35 に示す。図 5.35(a)は、抵抗値が

無限大の抵抗と、ダイオード接続された MOSFET が、直列に接続されている様子を示

している。このとき、抵抗の抵抗値が非常に大きいことから、抵抗に流れる電流 IR はご

く僅かな値となる。また、ダイオード接続された MOSFET は、その閾値電圧 Vth を閾

値とするダイオードして振る舞う。ここで、ダイオード接続された MOSFET のドレイ

ン・ソース間には、抵抗で制限されたわずかな電流が流れる。このとき、ダイオード接
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続された MOSFET の電流・電圧特性から、MOSFET のゲート端子とドレイン端子は

その閾値電圧 Vth 付近でバイアスされる。ここで、このバイアス電位は MOSFET の設

計上の閾値電圧ではなく、実際の閾値電圧を元に生成される。つまり、この回路におい

て MOSFET の閾値電圧がばらついていたとしても、電流 IR によってバイアス電圧は決

定される。例えばこの回路が複数個存在する場合、それぞれの MOSFET はそれぞれの

閾値電圧付近においてバイアスされる。このような回路構成をとることで、多数の

MOSFET に対して、同時にそれぞれの閾値電圧を生成することが可能である。この後

に、ダイオード接続を解除する(ゲート端子とドレイン端子を切り離す)ことで、各

MOSFET のゲート端子に、それぞれの MOSFET がもつ実際の閾値電圧がバイアスさ

れた状態を生み出すことができる。実際のテラヘルツ波検出回路では、この回路を図

5.35(b)のような形式で実装している。大抵抗はゲート端子を接地電位にバイアスした

図 5.34 閾値電圧ばらつきの補正機構を有したテラヘルツ波検出回路 

図 5.35 (a)補正機構の原型と(b)実回路における実装方法 
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n-チャネル MOSFET とし、そのリーク電流 IDS によって閾値電圧補正対象の MOSFET

の動作点を設定する。また、閾値電圧補正対象の MOSFET には、ゲート端子にキャパ

シタを設けることで、生成されたバイアス電位の長期間保持を可能にするとともに、ゲ

ート端子とドレイン端子の接続状況を任意に切り替えられるスイッチを追加した。図

5.34 の回路中では、閾値電圧補正対象の MOSFET のゲート端子とドレイン端子を接続

するためのスイッチが SW1 と SW3 であり、各ゲート端子に生成されたバイアス電圧を

保持するためのキャパシタが C1 と C2 である。SW2 と SW4 は、カスコードアンプとサ

ブスレッショルドオペアンプを接続・切断するためのスイッチである。また、図 5.34 で

はすべてのスイッチが制御論理 1 側に設定されているが、これは閾値電圧補正を行う際

の接続状況を表しており、すべてのスイッチの制御論理を 0 側に設定した状態が、テラ

ヘルツ波検出回路としての動作状態に対応している。この回路における、具体的な閾値

電圧補正の手順を以下に示す。補正動作における各スイッチの動作波形を図 5.36 に示

す。この波形では、初めにカスコードアンプ入力段の MOSFET(M9)の閾値電圧ばらつ

きを補正し、次にサブスレッショルドオペアンプのテール電流 MOSFET(M5)の閾値電

圧ばらつきを補正している。補正動作では、初めに SW2 と SW4 により、カスコードア

ンプとサブスレッショルドオペアンプを切り離す。これによって、2 つのアンプ間にお

ける負帰還ループが解消され、それぞれのアンプが独立して動作する状態になる。ここ

で、SW1 の論理を 1 とすることで、カスコードアンプの入力段である M9 のゲート端

子とドレイン端子が接続される。また、図 5.35(b)に示したような、大抵抗の代わりと

なる MOSFET は、カスコードアンプに内蔵されている MOSFET M6 を使用する。M6

のゲートバイアス端子である VC0 を接地電位にバイアスすることで、M9 に流れる電流

をリーク電流レベルまで抑えることができる。そのため、M9 に対する閾値電圧ばらつ

図 5.36 各スイッチの制御波形 
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き補正機構を実装するにあたって、大抵抗の代わりとなる MOSFET を追加する必要は

ない。これらの操作によって、先に述べた補正動作が行われ、M9 のゲート端子(および

ドレイン端子)には M9 の閾値電圧付近の電圧がバイアスされる。最後に SW1 の論理を

0 とすることで、M9 のゲート端子とドレイン端子を切断する。このとき、ゲート端子

のバイアス電圧はキャパシタ C1 によって一定時間保持される。次に、サブスレッショ

ルドオペアンプのテール電流源である M5 の閾値電圧ばらつきを補正するために、 

SW3 の論理を 1 とする。また、図 5.35(b)に示したような、大抵抗の代わりとなる

MOSFET は、サブスレッショルドオペアンプに内蔵されている MOSFET M4 と M8 を

使用する。M4 のゲートバイアス端子である VC1 を接地電位にバイアスし、M8 のゲー

ト端子を SW2 によって接地電位にバイアスすることで、M5 に流れる電流をリーク電

流レベルまで抑えることができる。そのため、M5 に対する閾値電圧ばらつき補正機構

を実装するにあたって、大抵抗の代わりとなる MOSFET を追加する必要はない。これ

らの操作によって、先に述べた補正動作が行われ、M5 のゲート端子(およびドレイン端

子)には M5 の閾値電圧付近の電圧がバイアスされる。最後に SW3 の論理を 0 とする

ことで、M5 のゲート端子とドレイン端子を切断する。このとき、ゲート端子のバイア

ス電圧はキャパシタ C2 によって一定時間保持される。ここまでの補正動作によって、

M5 と M9 のゲート端子はそれぞれの閾値電圧付近にバイアスされた状態となってい

る。ここで、これらのバイアス電圧は大抵抗の代用となる MOSFET のリーク電流によ

って決定されているため、各 MOSFET の厳密な閾値電圧ではない。しかし、複数の新

型画素回路を用意して補正動作を行った場合、すべての M5 のゲート端子はそれぞれの

閾値電圧から一定のオフセットを持った電圧でバイアスされており、すべての M9 のゲ

ート端子もまたそれぞれの閾値電圧から一定のオフセットを持った電圧でバイアスさ

れているはずである。これは、すべての M5 に流れるリーク電流がほぼ一定であり、す

べての M9 に流れるリーク電流もまたほぼ一定であるから、リーク電流によって決定さ

れる各バイアス電圧と各閾値電圧の差は一定であると考えられるためである。M9 につ

いてはカスコードアンプの入力段 MOSFET であるため、そのバイアス電位はより正確

に閾値電圧付近であることが望ましい。リーク電流によって決まるバイアス電圧は、M9

の閾値電圧よりも低い可能性があるが、この問題は VC2 端子に追加のオフセット電位を

与えることで解決することができる。つまり、M9 の閾値電圧補正の後に、任意の電位

分 VC2 ノードの電位を引き上げることで、M9 のゲートバイアス電圧を上昇させること

が可能である。このとき、閾値電圧補正動作の結果は破棄されておらず、すべての M9

のゲート端子は補正動作による一定の閾値付近の電圧に、オフセット電位を追加した電

位でバイアスされることとなる。この機構は M5 についても同様であり、VC3 ノードの

電位を引き上げることで、M5 の閾値電圧ばらつきを考慮した任意のバイアス電位を与

えることが可能である。ここまでの動作によって、複数の画素回路内における M5 と
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M9 は、各 MOSFET の閾値電圧ばらつきを考慮した任意の電位によってバイアスする

ことが可能となる。また、補正動作と追加のオフセット電位印加はすべての画素回路に

対して同時かつ同一の制御線を用いて行うことが可能である。そのため、過剰な制御線

の増加や、グローバルシャッタ動作を阻害する 1 画素ずつ選択して補正動作を行うこと

による撮像間隔の増大といった問題は発生しない。閾値電圧ばらつきの補正を行い、追

加のオフセット電位を印加したのち、SW2 と SW4 の論理を 0 とすることで、この画素

回路は動作を開始する(ただし VC0~VC3 に対して適切な電位を設定する必要がある)。ま

た、ここまでの説明では M5 と M9 の閾値電圧補正を別時刻に行ったが、補正期間中は

2 つのアンプが独立しているため、これらの補正動作は同時に並行して行うことが可能

である。この新型画素回路について、半導体ファウンダリから提供されているコーナー

ケース(デバイスパラメータのベストケースとワーストケースを指す)モデルを用いて

シミュレーション解析を行った。コーナーケースは、n-チャネル MOSFET と p-チャネ

ル MOSFET それぞれについて、閾値電圧が最も低くなる Fast 条件と、閾値電圧が最

も高くなる Slow 条件が与えられている。例えば n-チャネル MOSFET が Fast 条件で

p-チャネル MOSFET が Slow 条件であるようなコーナーケースを、Fast/Slow 条件を省

略して FS コーナーと呼ぶ。シミュレーション解析は、FF・FS・SF・SS の 4 コーナー

すべてと、集積時の典型的なデバイスパラメータである TT(Typical/Typical)条件を加

えた 5 条件について行った。各条件において、新型画素回路の出力値に注目して LHS

法によるモンテカルロサンプリングシミュレーションを行った(同シミュレーション解

析についての詳細は 5.4.1 節を参照)。LHS 法のサンプリング数は n=2000 として解析

を行った。この結果を図 5.37 に示す。図 5.37(a)は、各条件における新型の画素回路に

ついて閾値補正を行わなかった場合の画素回路出力値の分布を示している。また、図

5.37(b)は、各条件における新型の画素回路について先に述べた閾値補正を行った場合

の画素回路出力値の分布を示している。閾値補正を行わなかった場合、画素ばらつきの

ワーストケースは SF コーナーであり、その平均値は 142.3 mV であるのに対して標準

偏差は 11.67 mV と、その変動係数(標準偏差÷平均値)は 8.2 %である。同様に閾値補

正を行わなかった場合、画素ばらつきのベストケースは TT 条件であり、その平均値は

221.4 mV であるのに対して標準偏差は 3.090 mV と、その変動係数は 1.4 %である。一

方で閾値補正を行った場合、画素ばらつきのワーストケースは SS コーナーであり、そ

の平均値は 148.4 mV であるのに対して標準偏差は 1.235 mV と、その変動係数(標準偏

差÷平均値)は 0.83 %である。同様に閾値補正を行った場合、画素ばらつきのベストケ

ースは FS コーナーであり、その平均値は 175.9 mV であるのに対して標準偏差は 1.040 

mV と、その変動係数は 0.59 %である。また、閾値補正を行わなかった場合のワースト

ケースである SF コーナーについて、閾値補正の有無による変動係数の抑制率を計算す

ると、閾値補正を行った場合の変動係数は 0.85 %であったことから、その変動係数は
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89.7 %抑制されている。また、閾値補正を行わなかった場合のベストケースである TT

条件について、閾値補正の有無による変動係数の抑制率を計算すると、閾値補正を行っ

た場合の変動係数は 0.70 %であったことから、その変動係数は 50.1 %抑制されている。

この結果から、新型の画素回路における閾値補正機構は、画素出力値のばらつきを、5

条件すべてにおいて抑制することが分かる。次に、同様の 5 条件下において、新型画素

回路の過渡応答についてのシミュレーション解析を行った。シミュレーション解析によ

って得られた新型画素回路の過渡応答波形を図 5.38 に示す。図 5.38(a)は閾値補正を行

わなかった場合、図 5.38(b)はカスコードアンプの入力段 MOSFET(M9)のみの閾値補

正を行った場合、また、図 5.38(c)はカスコードアンプの入力段 MOSFET(M9)とサブ

スレッショルドオペアンプのテール電流源 MOSFET(M5)両方の閾値補正を行った場

合に新型画素回路から出力される過渡応答波形である。閾値補正を行わなかった場合、

5 条件それぞれにおける画素回路の過渡応答波形は大きく異なっており、それらの特性

が明らかに異なることが見て取れる。特にテラヘルツ波の入射により出力電圧が下がっ

た際の収束値が大きく異なっており、このような収束値のばらつきは電圧制御発振器型

図 5.37 モンテカルロサンプリングシミュレーションによる画素出力値の解析結果 

(a) 閾値補正を行わなかった場合の画素出力値分布 

(b) 閾値補正を行った場合の画素出力値分布 
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A/D 変換器のような連続時間型 A/D 変換器(VCO ADC)を後段に用いる場合に大きな

影響をもたらす(VCO ADC は入力信号を積分するため・詳細は 4.3 節)。また、このよ

うな収束値のばらつきはテラヘルツ波が照射されていない区間についても発生してお

り、その結果 VCO ADC の出力値が各条件の間で大きく異なることは想像にたやすい。

カスコードアンプの入力段 MOSFET(M9)について閾値補正を行った場合、テラヘルツ

波の入射により出力電圧が下がった際の収束値が安定していることが分かる。テラヘル

ツ波の入射前と入射中については、各条件における過渡応答波形がおよそ一致しており、

それらの特性がより近いものとなっていることが分かる。ただし、テラヘルツ波が入射

した後の収束値が条件によってばらついている。このようにテラヘルツ波が入射してい

ない状態において収束値が異なっている場合、これらのイメージセンサはテラヘルツ波

の入射強度が弱いほど未入射時の特性が支配的になり、それらの特性がばらつく可能性

がある。最後にカスコードアンプの入力段 MOSFET(M9)とサブスレッショルドオペア

ンプのテール電流源 MOSFET(M5)の両方について閾値補正を行った場合、テラヘルツ

図 5.38 新型画素回路の過渡応答波形 

(a) 閾値補正を行わなかった場合 

(b) カスコードアンプの入力段 MOSFET(M5)の閾値補正を行った場合 

(c)M5 に加えてテール電流源 MOSFET(M9)の閾値補正を行った場合 
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波が入射していない状態の収束値のばらつき(オフセットばらつき)が効果的に抑制さ

れており、テラヘルツ波が入射した際の過渡応答波形もおおむね同様の特性を示してい

ることが分かる。テラヘルツ波入射時の収束値にはわずかなばらつきが存在しているが、

これはすべての画素回路において同様のわずかなずれ(=最大応答時のオフセット)とし

て表れるものである。このようなばらつきは過渡応答波形の振れ幅が一定量変動するだ

けであるため、後段での処理によって容易に取り除くことができる(画素の出力レンジ

が変動するため、それぞれの最大出力値を 1 として正規化すれば 5 条件下におけるイ

メージセンサの特性はほとんど一致するものと考えられる)。よって、モンテカルロサ

ンプリングシミュレーションによる解析結果と過渡応答シミュレーションの結果から、

提案した新型の画素回路は画素ばらつきの抑制に効果的であることが分かった。また、

過渡応答シミュレーションの結果から、4 つのコーナーケースと TT 条件において、提

案した画素回路の過渡応答特性がよく一致することが分かった。この結果から、新型画

素回路を用いてテラヘルツイメージセンサを量産した際に、複数個体のテラヘルツイメ

ージセンサチップ間において、それらの特性がより一致する可能性が高く、テラヘルツ

イメージセンサの実用に向けて、その半導体チップの歩留まり向上への見通しを得るこ

とができた。 

 

5.7 ピクセルシフトによる超解像テラヘルツイメージング 

 本節では 5.1 節で述べたピクセルシフトによる超解像撮像技術をもとに、実際にテラ

ヘルツイメージセンサ・テラヘルツ波源・リニアステージを用いた超解像撮像を行った

結果について述べる。図 5.39 に、撮像実験に用いたイメージセンサ測定用ボードとリ

ニアステージの写真を示す。図のテラヘルツイメージセンサボードは、図 4.9 に示した

ものと同一の試作物である。また、リニアステージはピエゾ素子によって電気的に駆動

することが可能であり、上下方向および左右方向にそれぞれ 200μm の可動域をもつ。

この可動域は、試作したテラヘルツイメージセンサの画素ピッチと同程度であるため、

図 5.39 (a)テラヘルツイメージセンサ測定用ボードと(b)ピエゾ・リニアステージ 
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ピクセルシフトによって画素間の空間解像度を高めるのに適している。また、ピエゾ素

子によるリニアステージは応答性に優れており、制御信号の投入から数 ms のうちに任

意の座標まで駆動することができる。ピクセルシフトによる超解像撮像では、撮像位置

によって撮像時刻が異なるため、動体の撮像には向かない。しかし、ピエゾ素子による

リニアステージのような高速に動作するリニアステージを用いることで、撮像インター

バルの短縮と、ある程度の動体撮像可能性を確保することが可能になる。撮像対象が完

全に静止している場合であれば、必ずしも高速なリニアステージは必要なく、例えばス

テッピングモーターによって駆動されるような製品を用いることも可能である(動作速

度を落とすかわりに、リニアステージにかかる費用が低減される)。図 5.40 に撮像に用

いた光学系と測定環境を示す。テラヘルツ波源には is-TPG を使用し、200Hz で

OOK(ON-OFF Keying)変調された 0.86THz のテラヘルツ波が、テラヘルツイメージ

センサに照射される。撮像は 5ms(OOK 変調の 1 周期に相当)毎に行い、都度リニアス

テージによってテラヘルツイメージセンサの空間位置をずらしながらピクセルシフト

超解像撮像を行った。3.2 節で述べた通り、テラヘルツイメージセンサの画素ピッチは

215μm であるが、これに対して縦横にそれぞれ 5 倍の超解像を行うため、215μm÷

5=43μm ずつ縦横方向にピクセルシフトを行った。最終的な撮像結果を得るためには、

縦横にそれぞれ 5 回のピクセルシフトを行う必要があるため、合計 25 回の撮像を行っ

た。1 回の撮像に要する時間は OOK 変調周期に律速された 5ms であるため、25 回の

撮像には 25 倍の 125ms を要した。5ms の内訳は、1ms 程度のリニアステージ駆動期

間・1ms 未満の撮像期間・3ms 程度の撮像結果読み出し期間である。5.1 節では FPGA

を用いた測定について説明したが、この撮像実験では測定装置の低コスト化を試みるべ

図 5.40 ピクセルシフト超解像実験に用いた光学系および測定環境 
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く、Arduino Due というマイコンを使用した。Arduino Due は実売価格 1 万円未満のマ

イコンであり、従来の測定に用いていた FPGA(実売 20~30 万円程度)と比較して大幅

に安価なデバイスである。マイコンは同時に 1 つの処理のみを行うことができるが、

FPGA を用いた場合は複数の処理をハードウェア上においてより高速かつ並列して行

うことが可能である。そのため、FPGA を用いた測定は比較的高コストであるものの、

撮像間隔をより短縮できる可能性がある。例えば、合計 2ms の撮像・ピクセルシフト

時間の間に、前時刻の撮像結果を読み出すことができれば、500fps での撮像が可能であ

り、超解像撮像にかかる時間を 50ms まで短縮することができる。ただし、現状ではテ

ラヘルツ波源の OOK 変調周波数の上限が 200Hz であるため、これを測定するのには

Arduino Due がもつ処理速度で十分であると判断した。図 5.41 に撮像のモデルと撮像

結果を示す。撮像実験では、事務作業等で書類止めに用いられるゼムクリップを撮像対

象として撮像を行った。この様子を図 5.41(a)に示している。図 5.41(b)はピクセルシフ

トを行わなかった場合の撮像結果である。ゼムクリップの線径は 0.69mm であったが、

これは画素数にして 3.2 画素の幅に相当する。ピクセルシフトを行わなかった場合では、

ゼムクリップの幅を 2,3,4 画素といった離散値でしかとらえることができない。図

5.41(c)は縦横それぞれ 5 回のピクセルシフトを行った場合の撮像結果である。この時、

ゼムクリップの曲線形状やその幅がより詳細に撮像できていることが確認できる。ここ

で、撮像結果図 5.41(b)および図 5.41(c)において、ゼムクリップ下端の部分が途切れて

いるように見える。これは照射したテラヘルツ波の偏波方向(電界)が図中の垂直方向で

あったため、水平方向に存在するゼムクリップがワイヤーグリッド偏光子のように振る

舞いテラヘルツ波を透過している(十分に遮蔽できない)ためだと考えられる。また、撮

像に用いたテラヘルツイメージセンサはピクセル並列アーキテクチャをもつため、各画

素・ADC の特性を事前に測定することで、後段でのばらつき補正が可能である(より詳

図 5.41 金属ワイヤのテラヘルツ撮像 

(a) 撮像状況のモデル (b) 32×32 画素の撮像結果 

(c) ピクセルシフト超解像撮像を行った 160×160 画素の撮像結果 
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細な検討については 5.5 節を参照)。そこで、ゼムクリップを配置しなかった際のテラ

ヘルツ波単体の撮像結果を用いてイメージセンサの画素ばらつきを補正した。簡単のた

め、補正はテラヘルツ波単体の撮像結果と、テラヘルツ波単体の撮像結果モデル(イメ

ージセンサに対して照射されるテラヘルツ波の強度はイメージセンサの中心からガウ

ス分布している)を比較し、画素値を正規化することで行った。後段のソフトウェア処

理による画素ばらつき補正を行った場合の撮像結果を図 5.42 に示す。ゼムクリップを

用いた撮像結果のモデルデータと、図 5.41(b)および図 5.42 を比較し相関係数を求めた

ところ、モデルデータと図 5.41(b)の相関係数 0.469 であり、モデルデータと図 5.42 の

相関係数 0.643 であった。この結果から、ピクセルシフトによる超解像撮像とソフトウ

ェアによる画素ばらつき補正を行うことで、テラヘルツ波のガウス分布形状がより真値

に近づき、またゼムクリップの形状もより真値に近いものになっていることが確認でき

る。また、ピクセルシフト超解像撮像を行った場合の実効的なピクセルピッチは 43μ

m であるが、この値は 2.1 節で述べたマイクロボロメータ型テラヘルツイメージセンサ

の画素ピッチと同程度の値である。 

  

図 5.42 後段処理による画素ばらつき補正を行ったピクセルシフト超解像撮像結果 
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第 6 章 

結論 
本研究では、はじめにアンテナ型テラヘルツ波検出器に用いる、オンチップアンテナ

構造の最適化を行った。アンテナ型テラヘルツ波検出器を用いたテラヘルツイメージセ

ンサ構成に向け、ピクセル並列アーキテクチャの検討と、電圧制御発振器型 A/D 変換

器の設計を行った。テラヘルツイメージング分野の更なる応用に向け、アンテナ型テラ

ヘルツ検出器のアレイ化と、電圧制御発振器型 A/D 変換器を組み合わせることで、世

界初となるピクセル並列アーキテクチャをもつグローバルシャッタテラヘルツイメー

ジセンサを構成した。試作したテラヘルツイメージセンサについて、テラヘルツ波源を

用いた撮像実験を行い、最大 400fps でのリアルタイム撮像動作を確認した。また、試作

したテラヘルツイメージセンサについて、シミュレーション解析および実測によって、

その画素ばらつきの特性を明らかにした。得られた画素ばらつき特性をもとに、後処理

による画素ばらつきの補正手法を提案した。提案手法の適用により、テラヘルツイメー

ジセンサの利得ばらつきは 85.7%抑制された。次期試作に向けて、シミュレーション解

析によって得られた画素ばらつき特性をもとに、新型画素回路の提案を行った。新型画

素回路は検波回路内部の 2 つの MOSFET の閾値電圧ばらつきを補正する機能をもつ。

閾値電圧補正の対象には、利得ばらつきに影響を持つカスコードアンプの入力段

MOSFET と、オフセットばらつきに影響を持つサブスレッショルドオペアンプのテー

ル電流源 MOSFET を選定した。この画素回路をシミュレーションにより解析したとこ

ろ、閾値電圧ばらつきの補正を行わない場合と比較してそのばらつきは最大 89.7 %抑制

された。また、新型画素回路による閾値電圧ばらつき補正は、同一チップ内におけるチ

ップ内ばらつきを抑制するだけでなく、チップ間ばらつきをも効果的に抑制することが

分かった。この結果から、新型画素回路を用いてテラヘルツイメージセンサを集積する

ことで、試作した複数のテラヘルツイメージセンサチップ間における特性ばらつきの抑

制が期待される。また、チップ間ばらつきが抑制可能になることで、テラヘルツイメー

ジセンサの実用化に向けた量産時には、本手法の利用により性能の著しく異なる不良品

の製造率が抑制され、その歩留まりが改善される可能性がある。また、リニアステージ

を用いたピクセルシフト超解像撮像と後段での画素ばらつき補正を行うことで、Si 

CMOS プロセスで製造可能なアンテナ型テラヘルツイメージセンサの実効的な画素密

度を、マイクロボロメータ型のテラヘルツイメージセンサと同程度まで向上させること

が可能であることを示した。  
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