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1 はじめに

ユビキタスネットワーク社会の到来に伴い, それ
を支えるセンサデバイスの開拓が不可欠となってい
る. これらのセンサデバイスは, 我々の周りの様々な
情報をセンシングし, これまでにない新しい情報社
会基盤を実現すると期待されている. このような社
会基盤を実現するためには, 極めて限られたエネル
ギー源のもとで各種のセンシングを行なうスマート
センサ LSIを開発することが必須である. したがっ
て, これらのセンサは超小型電池を電源とするか, あ
るいは周囲の環境エネルギーから電力を取得するか,
いずれにしても極めて限られた電力消費のもとで長
時間動作しなければならない.
消費電力が数 µW 以下のスマートセンサ LSI を

実現する一つの手法として, MOSFETをサブスレッ
ショルド領域で動作させる手法がある. MOSFETの
サブスレッショルド特性は, そのドレイン電流は数十
nAオーダの微小電流であり, 極低消費電力化を実現
できる.
このようなスマートセンサLSIのアプリケーション

の一例として,先に温度センサLSIを提案した [1]. こ
れは, MOSFETのサブスレッショルド特性を利用す
ることで, 絶対温度に比例した PTAT (Proportional
To Absolute Temperature)電流を生成し, これを温
度センサとして使用した. しかし, このセンサ回路で
は温度係数の小さなオフチップ抵抗体を用いること
で微小差電圧のフローティング電圧を生成し, これを
PTAT電流生成に用いた. したがって, 実装チップ面
積が大きくなる問題点がある. そこで本研究では, オ
フチップ抵抗体を使用しない PTAT電流生成のため

の微小フローティング電圧源回路を提案する.
本稿では, はじめにMOSFETのサブスレッショル

ド電流を利用した PTAT電流の生成アーキテクチャ
について説明し, 微小フローティング電圧源回路が
必要となる背景を説明する. そして, 微小フローティ
ング電圧源を提案し, 回路構成とそのシミュレーショ
ン結果を示す. さらに, 高精度化に向けた電流モード
補正技術について説明し, その回路構成とシミュレー
ション結果を示す.

2 PTAT電流生成アーキテクチャ

MOSFET のサブスレッショルド特性は, 温度
に対して敏感に変化する特性を示す. この特性を
利用することで, 絶対温度に対して線形に変化する
PTAT(Proportional To Absolute Temperature)電
流を生成することが可能である. PTAT電流は温度セ
ンサのセンサシグナルとして利用することができ, 来
るべきユビキタスセンサ情報社会の主要アプリケー
ションとなり得る. 以下では, サブスレッショルド
MOS回路を用いて PTAT電流を生成するための方
式を説明する [1].

MOSFETのゲート・ソース間電圧 VGS がしきい
値電圧 VTH 以下のとき, サブスレッショルド電流 ID

が流れる. ここで, ドレイン・ソース間電圧が 0.1 V
以上のとき, ID は指数関数で近似できて次のように
なる [2].

ID = I0 exp
(

VGS − VTH

ηVT

)
(1)

ここで, I0 はサブスレッショルド電流の前置係数,
VT (= kBT/e)は熱電圧, kB はボルツマン定数, T は



絶対温度, eは電気素量, ηは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である.
ここで, 2つのサブスレッショルド電流 ID1, ID2 の
比 ID2/ID1, ID1/ID2をとると, I0, VTH に依存しな
い関係が得られ, その差分は次式で与えられる.

ID2

ID1
− ID1

ID2
=

exp
(

VGS2 − VGS1

ηVT

)
− exp

(
−VGS2 − VGS1

ηVT

)
(2)

ゲート・ソース間電圧の差電圧 |VGS2 – VGS1|が ηVT

と比較して十分小さいとき, 上式は次のように近似
することができる.

ID2

ID1
− ID1

ID2
= 2

VGS2 − VGS1

ηVT
(3)

式 (3)の逆数をとることで次式を得る.

1
ID2
ID1

− ID1
ID2

=
ηVT

2(VGS2 − VGS1)

=
ηkB

2e(VGS2 − VGS1)
T (4)

したがって, 2つのサブスレッショルド電流 ID1, ID2

を発生させる VGS1, VGS2の差電圧 VGS2 – VGS1を数
十 mV以下とし, 温度に対して一定にすることで絶
対温度に比例した PTAT特性を得ることができる.
上記のアーキテクチャを回路化する場合, 電流の

割算・減算はトランスリニア乗除算器・電流ミラー
回路で実現することができる [1]. 一方, 微小差電圧
VGS2 – VGS1を実現するためには, 温度係数の小さな
抵抗 Rを定電流バイアスするか, もしくは抵抗を使
用することなくオンチップで微小フローティング電
圧源を構築する必要がある. 前者の場合, オフチップ
抵抗を必要とするためデバイスサイズが大きくなっ
てしまう問題点がある. そこで, 温度に依存しない一
定の微小差電圧 VGS2 – VGS1を生成する微小フロー
ティング電圧源回路が必要になる.

3 フローティング電圧源

基準電圧源やフローティング電圧源として, 抵抗
体を使用したバンドギャップ参照電圧源回路が広く
使用されている [3]. しかし, これらの回路を nAオー
ダのサブスレッショルドMOSで動作させる場合, 数
十MΩオーダの高抵抗を必要とするため,実装チップ
面積が増大してしまう問題点がある. したがって, 抵
抗体を用いないフローティング電圧源を構築する必
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図 1: フローティング電圧源回路.

要がある. Buckらは抵抗体を用いない CMOSバン
ドギャップリファレンス回路を提案している [4]. そ
こで, この回路を応用してサブスレショルド領域動作
に適した回路構成を構築し, 微小フローティング電圧
を生成する.

3.1 回路構成

図 1に, 提案するフローティング電圧源を示す. こ
の回路は, ダイオード接続MOSFET(MD1, MD2)と
2つの差動対 (M1-M2, M3-M4)から構成されている.
これらのMOSFETのアスペクト比 (K = W/L)を
次のように設定する.

KD1 > KD2, K1 < K2, K3 > K4. (5)

提案回路では, ダイオード接続MOSFETと差動対の
トランジスタサイズを変えることで, MOSFETのし
きい値電圧が変化する特性 [5, 6] を利用する. しき
い値電圧の変化分を回路的に出力することで微小フ
ローティング電圧を生成する. 2つの出力端子 Vout1,
Vout2は温度に依存して変化するが, その差電圧は温
度に対して一定の微小フローティング電圧となる.
サブスレッショルド電流でバイアスされた 2つのダ

イオード接続MOSFET (MD1, MD2)のゲート・ソー
ス間電圧 VGS,Diは次式で表せる.

VGS,Di = VTH,Di + ηVT ln
(

Ibias

KDiI0

)
(i = 1, 2) (6)

この差電圧∆VGS,D(= VGS,D2 − VGS,D1)は, 次式で
表される.

∆VGS,D = ∆VTH,D21 + ηVT ln
(

KD1

KD2

)
(7)



ここで, ∆VTH,D21(= VTH,D2−VTH,D1)は,サイズの
異なるトランジスタのしきい値電圧の差である. こ
の差電圧∆VGS,Dを, 差動対M1-M2に印加する. し
たがって, トランジスタM1, M2を流れる電流 I1, I2

は, 次式で表せる.

Ii = KiI0 exp
(

Vs − VGS,Di − VTHi

ηVT

)
(i = 1, 2)

(8)
ここで, Vsは, トランジスタM1-M2のソース電位で
ある. M2を流れる電流 I2はカレントミラー回路に
よって後段の差動対を構成するM4に流れる. した
がって, M3, M4のゲート・ソース間電圧VGS,3, VGS,4

は次式で表される.

VGS,i+2 = VTH,i+2 + ηVT ln
(

Ii

Ki+2I0

)
(i = 1, 2)

(9)
ここで, 出力端子 Vout1, Vout2 の差電圧 ∆VREF

(=Vout2−Vout1)は, 次式で表せる.

∆VREF = VGS,4 − VGS,3 (10)

式 (7), (8), (9)より, 式 (10)は次式で表される.

∆VREF = ∆VTH,43 + ∆VTH,12 −∆VTH,D21

+ηVT ln
(

K3K2KD2

K4K1KD1

)
(11)

ここで, ∆VTH,43(= VTH,4 − VTH,3), ∆VTH,12(=
VTH,1 − VTH,2)は, サイズの異なるトランジスタの
しきい値電圧の差である. したがって, 式 (5)に従い
MOSFETのサイズを

K3K2KD2 = K4K1KD1 (12)

のように設定することで, 式 (11)の温度依存項 (第 4
項)はキャンセルされ, 次式を得る.

∆VREF = ∆VTH,43+∆VTH,12−∆VTH,D21. (13)

すなわち, しきい値電圧の温度依存性がキャンセル
され, MOSFETのサイズのみに依存した電圧が残る
[5]. したがって, この 2つの出力電圧 Vout1, Vout2の
差電圧 ∆VREF は温度に対して一定のフローティン
グ電圧となり, PTAT電流生成アーキテクチャの微
小差電圧に使用することができる.

-20 0 20 40 60 80 100
Temperature ( )

0.52

0.36

0.4

0.44

0.48

Temperature (K)
260 280 300 320 340 360

Vout2

Vout1

V
ou

t1
, V

ou
t2

 (
V

)

図 2: 出力電圧 (Vout1, Vout2)のシミュレーション結果.
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図 3: フローティング電圧∆VREF (=Vout2−Vout1)の
シミュレーション結果.

3.2 シミュレーション結果

以上の回路構成で, 0.35 µm-CMOSプロセスを
用いて SPICEシミュレーションを行った. 電源電圧
は, ボタン電池の使用を想定して 1.5 Vとした.
図 2に出力電圧 Vout1と Vout2のシミュレーション

結果を示す. 温度を–20 C̊ ～ 100 C̊まで変化させて
いる. それぞれの出力電圧は, 一定の差電圧で温度に
対して線形に減少していることが分かる.
図 3にフローティング電圧∆VREF (=Vout2−Vout1)

の温度特性を示す. その差電圧はおよそ 10 mVであ
り, 温度変化に対してのフローティング電圧の変動は
±2.7 %である. この変動の要因として, ダイオード
接続MOSFET(MD1, MD2)のゲート・ソース間電圧
が温度に対して非線形に変化することが挙げられる.
その影響で出力差電圧には非線形成分が残る. 出力
電圧の差分をとることで温度に比例する一次係数を
キャンセルすることができるが, 高次の温度依存性を
もった非線形成分が残ってしまう. このようなバイ
アス電圧の変動は, 高精度な PTAT電流を生成する
ためには, 十分な精度であるとはいえない.



4 補正技術

ダイオード接続MOSFETのゲート・ソース間
電圧は, 温度に対して非線形成分を持つ. このため出
力差電圧には非線形成分が残る. この非線形電圧を
抑制するための補正技術の検討を行った.
バンドギャップ参照電圧源の補正技術として, 様々

な補正技術が提案されている [7]-[10]. この中でも,
Rincon-Moraと Allenは電流モード区分線形補正技
術を提案している [10]. この補正技術はバンドギャッ
プ電圧を生成するPTAT電圧とCTAT電圧を電流に
変換し, その差分電流を高温時に入力することで高
次の非線形項を補正する技術である. しかし, この
技術をサブスレッショルド領域動作で適用した場合,
PTAT電圧とCTAT電圧を電流に変換する際に高抵
抗が必要となるため実装チップ面積が大きくなって
しまう問題がある. そこでこの補正技術を応用し, サ
ブスレッショルド領域動作に適した補正回路技術を
提案する.

4.1 電流モード補正アーキテクチャ

提案する補正技術は, 非線形成分の影響が大きい
低温時と高温時に補正電流 Icurvをフローティング電
圧源回路のダイオード接続MOSFET(MD2)に入力
することで行う. これにより, 補正電流 Icurv に依存
した温度依存性を持たせることができ, 高温時と低
温時における非線形成分の増大を抑制することが可
能となる.
補正電流 Icurvが入力される低温, 高温時において

MD2のゲート・ソース電圧VGS,D2は次式で表される.

VGS,D2 = VTH,D2 + ηVT ln
(

Ibias + Icurv

KD2I0

)
(14)

よって, 2つのダイオード接続MOSFET(MD1, MD2)
のゲート・ソース間電圧の差電圧∆VGS,Dは, 次式で
与えられる.

∆VGS,D = ∆VTH,D21

+ηVT ln
(

KD1(Ibias + Icurv)
KD2Ibias

)
(15)

この時のフローティング電圧∆VREF (=Vout2−Vout1)
は次式で表される.

∆VREF = ∆VTH,43+∆VTH,12−∆VTH,D21

+ηVT ln
(

Ibias

Ibias + Icurv

)
(16)
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図 4: 補正電流 (Icurv1, Icurv2)生成アーキテクチャ.

VDD

IREF1

IREF2

PTAT current 
generator Operating at low temp. Operating at high temp.

R1

IPTAT IPTAT

IREF1
Icurv1 Icurv2

IREF2

IPTAT

Mcurv1 Mcurv2

図 5: 補正電流生成回路.

したがって, 低温時と高温時に補正電流 Icurvを入力
することで出力差電圧に負の温度依存性を持たせる
ことが可能となり, 温度に対する非線形成分の増大
を抑制することができる.

4.2 補正電流生成回路

電流モード補正アーキテクチャを実現するため
には, 低温時と高温時に補正電流 Icurvを生成する必
要がある. そこで, 低温時, 中温時, そして高温時の
それぞれの動作温度時に必要な補正電流 Icurvを生成
する. つまり, 補正電流 Icurv を

Icurv =





Icurv1 (at low temp.)

0 (at middle temp.)

Icurv2 (at high temp.)

(17)

とする. このような補正電流 Icurvを生成するために,
PTAT電流 IPTAT と 2つの参照電流 IREF1, IREF2

を用いる. 図 4(a)に示すように,参照電流は IREF1 <

IREF2となるように設定し, それぞれ PTAT電流と
交差温度 T1, T2を持つ電流オーダに設定する. これ
により, 温度が T1以下では, PTAT電流と参照電流
IREF1の差は温度上昇とともに減少していくこと,一
方,温度がT2以上では, PTAT電流と参照電流 IREF2

の差は増大していくことが分かる. 図 4(b)に,この差
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図 6: フローティング電圧源回路と補正電流生成回路.

分電流を示す. T1以下では, Icurv1 = IREF1−IPTAT

を出力し, T2以上で Icurv2 = IPTAT − IREF2を出力
することで, 式 (17)に示す補正電流 Icurvを生成でき
る. それぞれの温度時に生成する補正電流 Icurvの関
係をまとめると次の通りである.

Icurv =





IREF1 − IPTAT (at low temp.)

0 (at middle temp.)

IPTAT − IREF2 (at high temp.)
(18)

上記のアーキテクチャに基づいた補正電流生成回
路を図 5に示す. この回路は PTAT電流生成回路と
低温時と高温時に動作する 2つの電流比較回路から
構成される. PTAT電流 IPTAT と, 参照電流 IREF1

および IREF2の減算を行うことで低温時には Icurv1

を, 高温時には Icurv2の補正電流を生成する. 各温度
における回路動作は以下のとおりである.
低温時
電流の大小関係は IPTAT <IREF1となるため,電流比
較回路のトランジスタMcurv1は, 補正電流 Icurv1 =
IREF1−IPTAT を出力する. この時, Mcurv2はオフ状
態であるため補正電流を生成しない.
中温時
電流の大小関係は, IREF1 < IPTAT < IREF2となる.
よって, 電流比較回路のトランジスタMcurv1, Mcurv2

ともにオフ状態となるため補正電流 Icurvを生成しな
い.
高温時
電流の大小関係は IREF2 <IPTAT となるため, 電流
比較回路のトランジスタMcurv2は,補正電流 Icurv2 =

IPTAT−IREF2を出力する. この時, Mcurv1はオフ状
態であるため補正電流 Icurv を生成しない.
したがって, この回路構成により補正電流 Icurvを

生成することができ, 温度変化に対するフローティン
グ電圧の変動を抑制することができる.

4.3 シミュレーション結果

補正回路を含む微小フローティング電圧源の回
路構成を図 6 に示す. 回路動作を確認するために,
SPICE シミュレーションを行った. バイアス電流
Ibias は 100 nAに設定し, 参照電流 IREF1 と IREF2

はカレントミラー回路のトランジスタサイズ比を変
えることで, それぞれ 160 nA, 190 nAに設定した.
(バイアス電流の生成は参考文献 [11]を参照. )
図 7に補正電流生成回路の補正電流 Icurvの温度特

性を示す. Icurv1は PTAT電流と参照電流 IREF1の
交差温度以下の低温時に生成され, 温度上昇にともな
いその電流値は減少する. 交差温度より高温になると
電流はゼロになる. 一方, Icurv2はPTAT電流と参照
電流 IREF2の交差温度以上の高温時に生成され, 温
度上昇にともないその電流値は増大する. これらの
補正電流 Icurvをカレントミラー回路でフローティン
グ電圧源回路のダイオード接続MOSFET(MD2)に
入力する.
図 8に補正回路を使用しない場合と使用した場合

のフローティング電圧∆VREF (=Vout2 − Vout1)の温
度特性を示す. 補正回路を使用しない場合, 温度に対
しての変動は±2.7 %であるが, 補正回路を使用した
場合, 低温時と高温時の補正電流により, その変動は
±0.3 %にまで抑制されることが確認できる. 補正回
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図 7: 補正電流 Icurv1, Icurv2のシミュレーション結果.
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図 8: 補正回路を使用した場合と使用しない場合の
フローティング電圧∆VREF (=Vout2−Vout1)のシミュ
レーション結果.

路を用いることにより高精度なフローティング電圧
源回路を構築できる. 消費電力は, 回路全体をサブス
レッショルド領域で動作させているため最大 4.6 µW
(T=100 C̊)の極低消費電力で動作する.

5 まとめ

本研究では, PTAT電流生成用のフローティング
電圧源とその補正回路を提案した. 0.35 µm-CMOS
プロセスを用いた SPICEシミュレーションにより回
路動作を確認した. –20 C̊ ～ 100 C̊の温度変化に
対してフローティング電圧の変動は, 補正回路を使
用しない場合±2.7 %であり, 補正回路を使用した場
合±0.3 %まで抑えることができる. このフローティ
ング電圧を用いることで, 高精度な PTAT電流を生
成することが可能である. この回路は, サブスレッ
ショルド領域で動作し, 4.6 µWの極低消費電力で動
作する.
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