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あらまし 低電圧 CMOSディジタル回路において, しきい値電圧のバラツキは回路特性を大きく変動させる. そこで

本稿では, CMOSディジタル回路の特性バラツキをオンチップで補正する集積回路技術を提案する. この回路技術は,

回路動作のバラツキの原因となるオン電流のバラツキを, プロセス変動バラツキに強いリファレンス電流に規定する

ことでディジタル回路の特性バラツキを抑制する. 提案回路は, 温度変動による動作バラツキにも適応可能である. こ

の回路を 0.35 µm CMOSパラメータにより設計を行い, SPICEシミュレーションにより補正動作を確認した. また,

モンテカルロ解析により提案回路の有効性を確認した. 本提案回路技術を適用することで, ディジタル回路の遅延時間

バラツキを約 65%補正可能である. これにより歩留まりの向上や設計動作マージンの緩和が期待できる.
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Abstract In low-voltage CMOS digital circuits, threshold voltage varaition fluctuates circuit performance signifi-

cantly. In this work, on-chip process compensation techniques for low-voltage CMOS digital circuits were proposed.

We employed on-current compensation tehchniques in a digital circuit by using a reference current, that is indepen-

dent of process variations. In addition, the technique can be applied to circuit performance’s fluctuation induced

by temperature change. We confirmed the operation of the circuit by a SPICE simulation with a set of 0.35-µm

standard CMOS parameters, and performed Monte Carlo simulations assuming process spread and device mismatch

in all MOSFETs. SPICE simulation demonstrated that the process variations of digital circuits were improved to

65% by applying the proposed architecture. The techniques will be useful for on-chip process compensation of

digital circuits.
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1. ま え が き
CMOS 半導体集積回路はデバイス素子の微細化により目覚

ましい発展を遂げてきた. その応用範囲は広く, 携帯電話・ノー

トパソコン・IC タグなどのモバイル端末に及び, ユビキタス

ネットワーク社会の到来に大きく貢献している. これらモバイ

ル端末は電池バッテリ寿命を延ばすため, 低消費電力化が強く

求められる. 消費電力を低減する手法として, 電源電圧の低減

と高 Vth トランジスタの使用が挙げられる. 電源電圧を下げる

ことで, スイッチングの際に負荷容量を充放電する電荷量を減

らすことができ, また高 Vth トランジスタの使用によりリーク

電流を減らすことができる. どちらも低消費電力化に大きく寄

与することができ, モバイル端末においては広く使用されてい

る. しかし, 電源電圧の低減と共にディジタル回路では, しきい

値電圧バラツキが回路動作に与える影響が大きくなり, 第一次

近似では 1/(VDD − Vth)に比例して増大する [1]. したがって,
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電源電圧の低減や高 Vth トランジスタの使用はいずれも回路特

性バラツキを増大させてしまう.

MOSトランジスタのしきい値電圧バラツキは, プロセスバラ

ツキや温度変化により引き起こされる. プロセスバラツキによ

るしきい値電圧の変動は最大で±0.1 V程度にもなる. また, 動

作温度範囲を–20̊ Cから 100̊ Cまで考慮すると, 温度変化によ

るしきい値電圧の変動は 0.1 V程度になる. このことは LSI 全

体の歩留まりを低下させ, 回路性能・信頼性の劣化や最適設計を

困難にする. これまで, ディジタル回路の動作補正は, クロック

を用いたものが一般的であった [2], [3]. また, 電源電圧やMOS

素子の基板電位を制御するものなどが報告されている [4]～[6].

しかし, これらの報告事例では, 回路構成が複雑で大規模なもの

が多く, また温度が高くなると動作補正効果が劣化することな

どの問題点が報告されている [6].

そこで本研究では, コンパクトにディジタル回路の動作バラ

ツキの補正を行なうことを目的とし, ディジタル回路がプロセ

スバラツキや温度変動により受ける影響をオンチップで補正

するための集積回路アーキテクチャを提案する. この補正技術

により, ディジタル回路の遅延時間などの設計パラメータを補

正することができ, 歩留まりの向上や回路動作性能の劣化を改

善することができる. 本稿では, はじめに LSI におけるバラツ

キの概要について述べ, 次に, しきい値電圧バラツキが低電圧

CMOS ディジタル回路の特性に与える影響を詳細に解析し, そ

の特性バラツキを把握する. そして, バラツキが回路特性に与

える影響を補正するための集積回路アーキテクチャについて説

明する.

本稿のシミュレーションにおいて使用した標準 CMOSパラ

メータは, 0.35 µm CMOS 2-poly 4-metal プロセスである. 使

用したシミュレータは Cadence 社 Spectre であり, MOS トラ

ンジスタの SPICE モデルは BSIM3v3 Level 53 である.

2. LSIのプロセスバラツキ
LSIプロセスバラツキによるしきい値電圧バラツキは, その

特徴から大別して 2種類のモデルが提案されている [7], [8]. す

なわち, LSIのチップ内トランジスタのしきい値電圧の相対精

度が変化する「ランダムバラツキ (WID(Within-die)バラツキ

とも呼ばれる)」と LSIチップ間 ·ウェハ間毎にしきい値電圧の
絶対値が変化する「グローバルバラツキ (D2D(Die-to-die) バ

ラツキとも呼ばれる)」が提案されている. この両者のバラツキ

がウェハ上で同時に発生し，特性を大きく変化させる．前者は,

平均 µ, 分散 σ で表される正規分布 N(µ, σ)に従って各トラン

ジスタのしきい値電圧がチップ内でランダムに変化する. 後者

は, 製造するウェハ (または, ウェハから取れるチップ)上で緩

やかな勾配を持って変化し, トランジスタのしきい値電圧の絶

対値がチップ間で変化する.

ランダムバラツキに関しては, しきい値電圧の相対精度はト

ランジスタサイズに依存する [9]．通常のディジタル回路では,

最小寸法のトランジスタサイズが使用されるため, ランダムバ

ラツキの影響が大きくなる. しかし, 統計的確率の定理, すなわ

ち「大数の定理」や「中央極限定理」でも知られるように, ラ

図 1 ランダムバラツキのみを考慮したモンテカルロシミュレーション

の結果 (100 回). 遅延時間の接続段数依存性. 電源電圧 1 V.

ンダムにばらつくディジタルゲート回路が多段接続されると,

ランダムな成分は平均化され, チップ毎のグローバルバラツキ

に集約される. 従って, チップ内のランダムバラツキの影響は

小さくなる.

3. ディジタル回路のプロセスバラツキ依存性
CMOSプロセスパラメータのバラツキが, ディジタル回路に

及ぼす影響を調べるために CMOSインバータ回路を利用した

インバータチェーンとリング発振器を用いて検証を行なった.

チップ内バラツキを想定したランダムバラツキとロット間 ·ウェ
ハ間 ·チップ間バラツキを想定したグローバルバラツキを考慮
したモンテカルロシミュレーションにより解析を行なった. しき

い値電圧のランダムバラツキは正規分布 (σVth = α/
√

LW )を,

グローバルバラツキは均一分布 (δVth = ±0.1 V)を想定した.

3. 1 ランダムバラツキ

ランダムバラツキがディジタル回路特性に及ぼす影響を解析

した. 図 1 にインバータの接続段数に対する遅延時間の変動

係数を示す. ランダムバラツキのみを考慮したモンテカルロシ

ミュレーションの結果 (100回)である. 接続段数の増加ととも

に変動係数 (σ/µ)の減少が確認でき, ランダムバラツキの影響

が小さくなっていることが分かる. これは, インバータ単体の

ランダムなバラツキは段数の増加とともに平均化されるためで

ある. 通常のディジタル回路ではインバータ単体で使用される

ことはなく, 多段接続となるためランダムバラツキの影響は小

さくなる.

3. 2 グローバルバラツキ

グローバルバラツキがディジタル回路に与える影響を解析し

た. 特に, ディジタル回路の性能指標である遅延時間, 動作周波

数, そして消費電力について解析した. 以下に, その詳細を説明

する.

3. 2. 1 遅 延 時 間

ディジタル回路において 1 段当たりの遅延時間 (τ) はトラ

ンジスタのオン電流 (Ion), 負荷容量 (Cload), そして電源電圧

(VDD)を用いて以下の式で与えられる.

τ =
CloadVDD

Ion
(1)

ここでオン電流をトランジスタの飽和式で, また負荷容量を次

段のゲート容量で近似すると,

Ion ∼ W

L
µCox (VDD − Vth)α (2)
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図 2 チャネル長と pMOS トランジスタのしきい値電圧のグローバル

バラツキのみを考慮したインバータチェーン遅延時間のバラツ

キ特性;(a) 電源電圧:1 V, (b) 電源電圧:2 V

Cload ∼ CoxLW (3)

と表せる. ここで, Lはチャネル長, W はチャネル幅, µは移動

度, Cox は単位面積辺りの酸化膜容量, そして αは電子速度飽

和による定数である [10]. プロセスバラツキにより各パラメー

タが標準値 (typical値)から δ 変動したとすると, 遅延時間バ

ラツキ (δτ/τ)は以下のように近似できる.

δτ

τ
∼ f

(
δL

L
,

δµ

µ
,

α

VDD − Vth
δVth

)
(4)

ここで, f は式 (1)-(3)から得られる特性関数である. このように

遅延時間バラツキは,チャネル長のバラツキ (δL/L),移動度のバ

ラツキ (δµ/µ),そしてしきい値電圧のバラツキ (δVth/VDD−Vth)

のそれぞれの項で表され, 特にしきい値電圧バラツキの項のみ

が電源電圧依存性を持つことがわかる. 一般にディジタル回路

の特性バラツキは, チャネル長 (L)バラツキの影響が支配的で

ある. これは, 電源電圧がしきい値電圧に比較して大きい時に

は, しきい値電圧バラツキ δVth に依存する項の影響が小さくな

るためである. しかし, 低電圧になると, この項の影響が大きく

なり, しきい値電圧バラツキの影響が支配的になる.

今回使用した CMOSプロセスの各パラメータの値を用いて,

各パラメータのバラツキが遅延時間のバラツキにどのように影

響を及ぼすのかを数値計算により解析した. 表 1 に使用した

CMOSプロセスパラメータの標準値 (typical)とグローバルバ

ラツキの変動分 (δ), さらに変動率 (δ/typical) を示す. Tox は

ゲート酸化膜の厚さである. 今回使用したプロセスでは, pMOS

トランジスタのしきい値電圧が nMOSトランジスタのしきい

値電圧より約 1.4倍程度大きいため, pMOSトランジスタのし

きい値電圧バラツキの方が回路特性に与える影響が大きい. 図

2 に, インバータチェーンにおける pMOS のしきい値電圧と

チャネル長のバラツキに対する遅延時間バラツキの数値計算結

果を示す. 電源電圧が 2 Vの場合では, pMOSトランジスタの

しきい値電圧バラツキの影響とチャネル長のバラツキの影響は

ほぼ同程度である. しかし, 電源電圧が 1 Vの低電圧になると,

pMOSトランジスタのしきい値電圧バラツキの影響が増大して

遅延時間のバラツキが大きくなることが分かる. 従って, 低電

圧動作時において, しきい値電圧バラツキが遅延時間バラツキ

に与える影響が大きくなり, その結果動作速度を大きくばらつ

かせることが分かる.

表 1 使用した 0.35 µm CMOSプロセスパラメータの標準値 (typical),

バラツキ (δ), および変動率 (δ/typical, δ/(VDD-typical)).

parameter typical δ δ/(VDD-typical)

VDD=2 V VDD=1 V

Vthn (V) 0.52 0.1 0.068 0.208

Vthp (V) 0.72 0.1 0.078 0.357

δ/typical

L (µm) 0.35 0.05 0.143

W (µm) 0.4 0.075 0.188

µn (cm2/V·s) 370 16.5 0.045

µp (cm2/V·s) 126 13.5 0.107

Tox (nm) 7.6 0.5 0.066

3. 2. 2 動作周波数

N段のインバータから構成されたリング発振器の発振周波数

f は, f = 1/Nτ で表される. したがって, その変動 (δf/f)は,

遅延時間と同様に表せる.

δf

f
= −δτ

τ
(5)

これより, 動作周波数 f のバラツキは遅延時間のバラツキと逆

方向に変化する. しかし, 動作周波数のバラツキは, 遅延時間の

バラツキと同程度であることが予測できる.

3. 2. 3 消 費 電 力

N段のインバータから構成されたリング発振器の消費電力 P

は次式で表される.

P = CloadV 2
DDf = CoxLWV 2

DD
1

Nτ
(6)

これより, 消費電力の変動 (δP/P )を求めると次式を得る.

δP

P
∼ g

(
δL

L
,

δW

W
,

δTox

Tox
,

α

VDD − Vth
δVth

)
(7)

ここで, g は式 (1)-(4), (6), (7)から得られる特性関数である.

式 (4), および式 (5)で表される遅延時間と動作周波数のバラツ

キでは, チャネル幅の依存性は無視することができた. しかし,

消費電力の変動においては無視することができず, チャネル長

のバラツキ (δL/L), チャネル幅のバラツキ (δW/W ), そしてし

きい値電圧のバラツキ (δVth/VDD − Vth)に依存する.

以上の結果より, ディジタル回路の特性に影響を与えるパラ

メータには形状パラメータ (L, W , Tox)と物理パラメータ (µ,

Vth) のバラツキがあることが分かる. 表 1により, 低電圧動作

時にはこれらのパラメータのうち, チャネル長 L, チャネル幅

W , そしてしきい値電圧 Vth のバラツキの影響が大きいことか

ら, 以下では, これらのパラメータのバラツキに注目し, その影

響を解析する.

3. 3 シミュレーション結果

グローバルバラツキが回路特性に与える影響を, SPICE シ

ミュレーションにより検証を行なった. インバータの 1段当た

りの遅延時間, および 10 段のリング発振器の動作周波数と消

費電力のバラツキをモンテカルロシミュレーションによる解析

を行った. グローバルバラツキは均一分布を想定してパラメー

タをばらつかせている. ここでは, 特性バラツキを平均 µ, 分散

σ のガウス分布で近似し, その変動係数 (σ/µ)による評価を行
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図 3 グローバルバラツキのみを考慮したモンテカルロシミュレーショ

ンの結果 (100 回). インバータの遅延時間バラツキの電源電圧

依存性.

図 4 グローバルバラツキのみを考慮したモンテカルロシミュレーショ

ンの結果 (100 回). 11 段のリング発振器の消費電力バラツキの

電源電圧依存性.

なった. 各パラメータのバラツキがディジタル回路に及ぼす影

響を調べるために, 全てのパラメータをばらつかせた場合と, 各

パラメータを単独でばらつかせた場合での比較を行なった.

図 3にインバータ 1段当たりの遅延時間の結果を示す. 電源

電圧が高い時, しきい値電圧のバラツキが与える影響は十分に

小さく, チャネル長のバラツキが支配的であることがわかる. し

かし, 電源電圧の低下と共に, しきい値電圧のバラツキが大き

くなる. 特に, pMOSトランジスタのしきい値電圧のバラツキ

が与える影響は顕著に上昇し, 約 1.3 V以下でチャネル長のバ

ラツキよりも大きくなる. nMOSトランジスタのしきい値電圧

のバラツキの影響は低電圧動作時においても十分低い. これは,

しきい値電圧の標準値 (typical) の違いによる. 今回使用した

0.35 µm CMOSパラメータでは pMOSトランジスタのしきい

値電圧 (0.72 V)が nMOSトランジスタのしきい値電圧 (0.52

V) より大きいため, nMOS トランジスタのしきい値電圧バラ

ツキが遅延時間に与える影響は小さくなる. 動作周波数に関し

ても同様の解析を行ない遅延時間の結果とほぼ同じ結果を得た.

図 4 に, 11 段のリング発振器を用いた消費電力の結果を示す.

遅延時間の解析結果と同様に, 電源電圧が高い時にはチャネル

長 L のバラツキによる影響が大きくなり, 電圧電圧の低下と共

に pMOSトランジスタのしきい値電圧バラツキの影響が大く

なることが確認できる.

式 (4), (5), (7)によると, チャネル長 Lのバラツキの影響は

電源電圧依存性を示さないはずである. しかし, 先に示したシ

ミュレーション結果では, 低電圧領域でこのパラメータを単独

でばらつかせた場合の変動係数の結果が徐々に上昇しているこ

とが確認できる. この理由は, デバイスサイズに起因するしきい

値電圧の変調効果, すなわち短チャネル効果による影響が一因

であると考えられる. 短チャネル効果は,デバイスサイズが小さ

くなると, しきい値電圧を変化させることが知られている [11].

従って, モンテカルロシミュレーションにより, チャネル長 Lを

変化させることでしきい値電圧の変動が生じ, その影響がチャ

ネル長 Lのバラツキに重畳し, 低電圧領域で現れたものと考え

ることができる. 電源電圧が高い場合には, しきい値電圧のバ

ラツキの影響はそもそも小さいので, チャネル長 Lに重畳する

短チャネル効果によるしきい値電圧変動の影響も小さくなる.

以上の結果より, ディジタル回路の特性指標である遅延時間,

動作周波数, そして消費電力がプロセスバラツキによりどのよ

うな影響を受けるのかを解明することができた. 電源電圧が高

い場合には, 形状パラメータのバラツキが支配的である. しか

し, 電源電圧の低電圧化に伴い, 形状パラメータのバラツキ以上

にしきい値電圧のバラツキが大きくなり, ディジタル回路の特

性が大きくばらつくことを確認した. 形状パラメータのバラツ

キはプロセス技術の向上や注意深いマスクレイアウトパターン

設計 (対称性を考慮した設計やダミーデバイスの配置など)であ

る程度改善することができる. しかし, しきい値電圧のグロー

バルバラツキの影響は回避することができず, 低電圧化が困難

になることが予測される.

4. 温度変化が回路動作に及ぼす影響
温度変化が回路動作に及ぼす影響を解析した. 温度変化に

よって変動するパラメータとして移動度 µとしきい値電圧 Vth

が挙げられる. そこで, 温度変化によりこの 2つのパラメータ

が回路動作特性に与える影響を解析する. 室温を T0(=300K)

とし, T0 からの変動分を δT とする. 温度が δT 変動したとき

の移動度 µとしきい値電圧 Vth は

µ = µ0

(
T0 + δT

T0

)−m

(8)

Vth = Vth0 − κ (T0 + δT ) (9)

で与えられる. µ0 は室温での移動度, Vth0 は絶対零度における

しきい値電圧である. mと κはそれぞれプロセス固有の値で,

今回用いたプロセスではそれぞれ 1.5と 1.1 mV/Kである.こ

れらの式と式 (1),(2),(3)を用いて温度が室温から δT 変動した

ときの遅延時間バラツキ (δτ/τ)は,

δτ

τ
∼

[
m

T0
− ακ

VDD − Vth0 + κT0

]
δT (10)

となる. 移動度の変動が回路動作に及ぼす影響 (m/T0)としき

い値電圧の変動による影響 [ακ/(VDD − Vth0 + κT0)]がお互い

に打ち消し合う形になることがわかる. しかし, プロセスバラツ

キと同様にしきい値電圧に依存する項は電源電圧依存性を持っ

ており, 低電圧になると, この項の影響が大きくなる. これを

SPICEシミュレーションにより確認を行った. 温度変動による

インバータチェーン 1段当たりの遅延時間バラツキの電源電圧

依存性を調べた. その結果を図 5に示す. 電源電圧が高い時, 移
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図 5 インバータ遅延時間における温度係数の電源電圧依存性.

動度 µの変動による動作バラツキが支配的であるため, 温度係

数は正になる. また, しきい値電圧変動の影響が小さいため, 電

源電圧依存性が少ない. 電源電圧が低下すると, 約 1.1 V付近

で移動度変動の影響としきい値電圧変動の影響が完全に打ち消

し合うことが確認できる. さらに低電圧になると, しきい値電

圧に依存する項の影響が大きくなり, 回路特性を著しく変動さ

せることが確認できる. リング発振器を用いた周波数・消費電

力についても式 (5),(7)より, 遅延時間と同じ傾向になることが

わかる.

5. バラツキ補正アーキテクチャ
前節までのしきい値電圧バラツキが回路特性に与える影響を

踏まえ, ディジタル回路の動作バラツキを補正するための集積

回路アーキテクチャを提案する. ここでは, トランジスタのオ

ン電流をプロセスバラツキに依存しないリファレンス電流に規

定することにより動作バラツキを抑制する方法を提案する.

5. 1 バラツキ補正回路の動作原理

図 6 に提案するバラツキ補正アーキテクチャの回路構成を

示す. 参照電圧源回路, 補正回路, 駆動回路, そして DC/DC

コンバータから構成される. 参照電圧源回路は, 絶対零度での

nMOSトランジスタのしきい値電圧 Vth0n を出力する [12]. し

たがって, この参照電圧源回路を用いることにより, 各 LSIチッ

プのしきい値電圧のプロセスバラツキの状態をオンチップで検

出することができる. 参照電圧と nMOS トランジスタのしき

い値電圧はチップ内で同一方向に変化するため, しきい値電圧

バラツキに依存しない電流を生成できる. また, トランジスタ

サイズを大きく設計することでランダムバラツキに強い参照電

流を生成できる.

生成した参照電流 Iref をカレントミラー回路を介してダイ

オード接続構成の nMOSトランジスタに印加する. nMOSト

ランジスタのゲート · ソース間電圧を DC/DCコンバータの参

照電圧とし, DC/DCコンバータの出力電圧をディジタル回路の

電源として使用する. これにより, ディジタル回路の nMOS ト

ランジスタのオン電流は, ダイオード接続構成の nMOSトラン

ジスタと同じゲート ·ソース間電圧で駆動されるため Iref に規

定される. 同様に, pMOSトランジスタのオン電流を Iref に規

定するために, ダイオード接続構成の pMOSトランジスタとオ

ペアンプを用いた. ディジタル回路の電源電圧と pMOSトラン

ジスタのゲート ·ソース間電圧を同じにするために, pMOSト

図 6 提案アーキテクチャ全体の回路構成.

図 7 スイッチング DC/DC コンバータの回路図.

ランジスタのソース電位と nMOSトランジスタのゲート ·ソー
ス間電圧をオペアンプでモニタし, pMOS トランジスタを流

れる電流が参照電流 Iref と同じになるように pMOSトランジ

スタの基板電位を制御する. この基板電位をディジタル回路の

pMOS トランジスタの基板端子に供給することにより pMOS

トランジスタのオン電流も参照電流 Iref に規定することがで

きる. このように nMOSトランジスタは電源電圧, pMOSトラ

ンジスタは基板電位を制御することにより, それぞれのオン電

流を参照電流 Iref に規定することができ, プロセスバラツキに

よる動作特性バラツキを抑えることができる.

今回, 電源電圧を DC/DCコンバータ, pMOSトランジスタ

の基板電位をユニティゲインバッファによりディジタル回路に

供給し, それぞれ駆動させた. モバイル端末でよく用いられる

リチウムイオンバッテリを想定し, Vbattery は 3.3Vとした. 図

7は今回用いたスイッチング DC/DCコンバータの回路図であ

り, バッテリの電圧を高効率で所望の電圧に変換するものであ

る. 出力電圧をモニタし, PIフィードバック制御と PWM制御

により, 出力電圧がリファレンス電圧 (VDD,ref )と等しくなる

ように動作する.

5. 2 シミュレーション結果

提案回路によるプロセスバラツキ補正効果を SPICEシミュ

レーションにより確認した. 補正対象のディジタル回路として,

インバータチェーン 100 段の入出力の遅延時間を用いた. グ

ローバルバラツキとランダムバラツキの両方を考慮したモンテ

カルロシミュレーションにより解析を行った. 電源電圧 1 Vで

の遅延時間バラツキの結果を図 8に示す. 比較のため, 補正を

行なっていない場合の遅延時間も同様に示している. この提案

回路を用いることにより, プロセスバラツキを 65％ほど改善で

きることを確認した. また, 周波数・消費電力についても提案補

正アーキテクチャを用いることにより補正効果を得ることがで
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図 8 提案アーキテクチャを用いて行った 100 段インバータチェーン

の遅延時間バラツキの補正結果. ランダム・グローバル両方のバ

ラツキを考慮したモンテカルロシミュレーションの結果 (200回)

きることを確認した. 今回用いた CMOSプロセスではプロセ

ス上の制約により, nMOSトランジスタの基板電位を制御する

ことができないため, nMOSトランジスタに関しては電源電圧

制御による補正を行った. しかし, 電源電圧を制御するとによ

り充放電する電荷量が変化してしまうため, 式 (1)からもわか

るように遅延時間が変動してしまう. このため遅延時間バラツ

キを完全に補正することはできていない. nMOSトランジスタ

の基板電位も制御できるプロセスを用いることで, さらに補正

効果を高めることが可能である.

5. 3 温度変化による動作バラツキ補正

提案補正回路を用いて温度変化による動作バラツキ補正を

行った. 図 6で用いた参照電流 Iref は, 移動度の温度特性の影

響で温度変化に対して若干の負の依存性を示す. 参照電圧源回

路の出力を非反転増幅器に接続して出力電圧を制御し, その電

圧を nMOSトランジスタに印加することで移動度の温度依存

性を小さくすることができる [13].

この電流源を提案回路に適用することにより nMOS・pMOS

トランジスタそれぞれのオン電流を温度依存性の少ない参照電

流に規定することができ, 温度変化による動作バラツキを補正

できる. これを確認するため, SPICEシミュレーションを行っ

た. なお, 駆動回路などは図 7と同じものを用いた. 図 9に遅延

時間の温度依存性を示す. 補正回路を用いた場合, 温度変化に

よる遅延時間バラツキを約 80％程度補正可能であり, 温度変化

による動作バラツキ対しても提案回路が有効であることが確認

できる. シミュレーション結果にわずかな負の温度係数が見ら

れるが, これは先ほどのシミュレーションと同様に nMOSトラ

ンジスタを電源電圧を制御することにより補正を行っているた

めである. 周波数・消費電力についても同様の結果が得られた.

6. ま と め

本稿では, CMOSインバータを用いてプロセスバラツキ・温

度変化がディジタル回路特性に与える影響を詳細に解析し, 特

に低電圧動作時におけるしきい値電圧のバラツキが回路特性に

深刻な影響を及ぼすことを確認した. このしきい値電圧のバラ

ツキによる低電圧ディジタル回路のバラツキを補正する技術と

してオン電流を規定する回路構成を提案し, プロセスバラツキ・

図 9 提案回路を用いて 100 段インバータチェーンの遅延時間の温度

変化による動作バラツキの補正を行った結果.

温度変動の両者に関して有効であることを示した. 今後は, 90

nm世代以降の先端 CMOSプロセス技術に, 提案した特性バラ

ツキ補正アーキテクチャを応用した大規模ディジタル回路シス

テムを構築し, その効果を確認する予定である.
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