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1. 序 論 
 

1.1. はじめに 

 

1980 年代後半に集積回路の主役の座についた CMOS LSI (Complementary Metal Oxide 

Semiconductor Large Scale Integration)は使いやすさと高信頼性を維持・向上させながら、

たえず低価格・高性能化（高集積・高速・低電力化）し、現代の情報通信時代を支える

基幹部品になっている。一方で、LSI 自身の一層高まる電力危機、携帯機器のさらなる

高機能化、地球温暖化などに対処するために、近年 LSI の低電力化が大きな課題になっ

ている。本論文は、こうした課題を先取りし、低電圧・低電力 CMOS 回路技術を先駆

的に研究した成果を纏めたものである。本研究では、1980 年代後半から 90 年代の研究

実施時点において、プロセスのみならず回路技術においても CMOS LSI の最先端技術開

発土俵であった DRAM を取り上げて研究を遂行した。ここで開発した世界初の 1.5 V 

64Mb DRAM は、研究開発の中心がまだ 5 V 16 Mb であった当時、1.5 V 電池動作を目指

し、しかも 64 Mb という記録を打ち立てたことで世界に衝撃を与えた。と同時に、全て

の低電圧 CMOS LSI に共通なリーク電流問題を世界に先駆けて気づく事となり、それを

低減するための基本回路の発明に結びついた。ここで発明・開発した基本回路は、その

後の 90 年代から 2000 年以降の低電圧･低電力 CMOS 回路研究の端緒となるとともに、

本先行発明が基本になって業界の標準技術として進化し、素子寸法が 90 nm 以下の最新

の CMOS LSI 全体に広く適用されている。またその基本性･必然性からみて、2010 年以

降の 0.5 V、さらにはサブ 0.5V 時代にも適用され続けていくと考えられる。 

以下、集積回路を低電圧化に向かわせる要因として以下の 3 点について、動向と課題

について述べる。 

 

(1) 素子の微細化に伴う耐圧低下 

(2) 低電力化(消費電力増大の抑止) 

(3) 電池動作機器への応用拡大 
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(1) 素子の微細化に伴う耐圧低下 

LSI を代表する MPU (Micro Processing Unit) [1] と DRAM [2] の２つを取り上げ、素子

寸法と電源電圧の推移を示す（図 1.1，図 1.2）。なお 図 1.1 は、参考文献[1]にその後

の発表データを追加したものである。MPU においては、発明から 40 年の間にゲート長

とゲート酸化膜厚は、それぞれ約 1/100 に微細化されている。また、DRAM においても、

その間にゲート長とゲート酸化膜厚は、それぞれ約 1/100 に微細化されている。素子の

微細化に伴って動作電圧を低下させる要因としては、ドレイン耐圧の低下、ゲート耐圧

の低下、ドレインリーク電流の増大などが挙げられる。ゲート酸化膜に電圧を加えると、

酸化膜内に電界が生じ、微小な電流（リーク電流）が流れるが、電荷の有するエネルギ

ーがある程度以上に大きくなると、格子との衝突によって新たな電子・正孔対を発生さ

せ、それが繰り返されてアバランシェ増大を引き起こし、熱破壊に至る。熱破壊に至ら

ないまでも、電子・正孔が絶縁膜中に存在するトラップに捕獲されることにより、絶縁

膜の特性変動を引き起こす。10 年程度の使用期間の間で劣化を生じさせないためには、

通常、高品質の酸化膜でも 4～5 MV/cm 程度の電界以下に留める事が望ましいとされて

おり、10 nm の酸化膜では、4～5 V が定常的に印加可能な電圧の上限となる。同様に、

MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor)のドレイン電流が流れる際に

も、チャンネル方向に沿った電界の大きさが大きくなると、走行するキャリア（電子、

正孔）の持つエネルギーが酸化膜のエネルギーバリアを越えて酸化膜中に注入される。

注入されたキャリアが格子やトラップとの相互作用により、MOSFET の特性を経時劣化

させる。これをホットキャリア劣化と呼ぶが、ゲート電圧とともにドレイン電圧の上限

を規定する大きな要因の一つになっている [3, 4]。以上により、素子の微細化とともに

電源電圧を低下せざるを得ない状況になっている。ただ一方で、電源電圧は単に LSI の

都合だけで決められるものではないという側面がある。それは、(a)複数の LSI を用いて

システムを構成する際に、それぞれの LSI の電源電圧が異なると、違う種類の電圧をシ

ステム側で用意しなければならなくなり、コスト面で望ましくないという点が一つ。ま

た、(b)複数の LSI 同士を接続する際に信号のやりとりをするための入出力インタフェー

スが標準化されているが、その標準化の中で信号振幅や電源電圧が規定されるという制

約があること。さらには、(c)システムを新しくする際に、前世代のシステム設計をその

まま踏襲したいというシステム設計の都合があること、などである。例えば MPU や

DRAM で標準的に使用する電源電圧（12 V, 5 V, 3.3 V）は数世代にわたって使われてい
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た。しかしながら、同じ電源電圧の間にも微細化による集積度向上は続くため、標準の

電源電圧と素子に最適な動作電圧の間にはギャップができる事が 1990 年代になると顕

在化してくる。このギャップを埋めるために、DRAM ではチップ上に電源電圧変換回

路を設け、例えば外部電源電圧は 5 V でもそれを 3 V 程度に変換してチップ内の主要回

路を動作させるのが一般的になった。この場合、外付け部品を使用しないという標準パ

ッケージの制約から、DRAM ではシリーズレギュレータを搭載している 〔5, 6〕。他

方、MPU では当初、標準的な電源電圧を使用していたが、1990 年代後半ごろからは、

MPU 独自の電圧を用いるようになってきている。これは消費電力と速度性能の最適化

を行うためには電源電圧を細かくチューニングする必要性が高くなったためである。最

近では、動作モードに応じて動的に電源電圧を可変するような方式も用いられている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.1 マイクロプロセッサの素子寸法と電源電圧の推移 
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図 1.2 DRAM の電源電圧推移 

 

 

(2) 低電力化(消費電力増大の抑止) 

MPU に代表される論理 LSI は、1980 年代の半ばまでは E/D（Enhancement/Depletion）

型インバータや N-ch MOSFET によるダイナミック回路などの単一チャネル（N-ch or 

P-ch のどちらかのみ）で構成されていたが、これらは直流電流や貫通電流などの無効

電力消費が大きいため、1990 年代初頭には全て無効電力をほとんど消費しない CMOS

回路に置き換わった。CMOS 論理回路では負荷容量の充放電電流以外は消費しないので、

消費電力は 

 

 fVCP total
2=        (1.1) 

 

で表わせる。ここで、Ctotalは充放電容量の総和、V は動作電圧、f は動作周波数である。

したがって、動作電圧(V)を低減する事により、2 乗分の 1 で電力が低減される。集積規

模の増大による Ctotal の増加のみであれば、緩やかな電源電圧の低下でも動作電力の増
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大を抑制する事は可能である。しかし、1990 年代後半からは MPU の性能向上のために、

パイプライン段数の増加によって動作周波数(f)も飛躍的に向上しており、電力抑制のた

めに素子の耐圧で決まる電圧よりも電圧低下が加速しているという背景がある。電力増

大の制約は MPU の方で影響が大きいが、DRAM などのメモリ LSI においても、シンク

ロナス DRAM (SDRAM = Synchronous Dynamic Random Access Memory)、ダブルデータ

レート SDRAM (DDR SDRAM = Double Data Rate Synchronous Dynamic Random Access 

Memory) などの高速インタフェースの搭載や多ビット幅化によって、電力増大が問題

になっている。 

 

(3) 電池動作機器への応用拡大 

1995 年以降いわゆるユビキタス社会の到来によって、携帯情報機器が広く普及する

ようになっている。特に携帯電話は出荷台数、普及率の増大に伴い（図 1.3）〔7〕、よ

り軽く、薄く、長く（通話、待受け時間の増大）、が強く求められるようになった。よ

り少ない電池容量で長時間動作を実現するために、携帯電話に搭載される LSI には、消

費電力の低減がより強く求められている。また、電池の放電特性を考慮して、より長く

動作させるためには LSI の動作下限電圧の低いものが求められている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.3 携帯電話加入者数の推移 
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図 1.4 には代表的な２次電池の放電特性を示している。電池の端子電圧は放電ととも

に減少し、残量が少なくなったところで大きく電圧が下降する。このような電池で LSI

を直接駆動するようなニーズも増えてきており、そのため LSI には広い動作電圧範囲で

の動作、なるべく低い電圧での動作が求められるようになっている。LSI の最低動作電

圧が低いほど、長時間の使用が可能になる。最近では、NiCd 乾電池一本での動作を想

定し、0.9V で動作するマイコンなども市場に出回り始めている 〔8〕。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.4 電池の放電特性の例 
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1.2. 低電圧動作と電池動作の課題 

 

 本節では、LSI の低電圧動作、電池動作化に伴う課題について述べる。検討の対象と

する LSI としては、論理 LSI とメモリ LSI、メモリ LSI は DRAM と SRAM (Static Random 

Access Memory) を取り上げる。論理 LSI の構成素子は CMOS インバータに代表される

ので動作マージンや動作速度に関する詳細記述は省略するが、DRAM と SRAM につい

て着目する回路を明確にするために、以下簡単に基本的な動作を説明しておく [9]。

SRAM は電源を供給するのみで情報保持が可能であるが、一方 DRAM は周期的に情報

保持（リフレッシュ）動作を必要とする。SRAM と DRAM を応用面で比較すると、SRAM

は集積度で劣る反面、高速であるため、MPU のキャッシュメモリやシステム LSI のオ

ンチップ RAM、情報保持の電力が小さいことや供給電圧が比較的低くても情報保持が

可能であることなどから携帯機器など電池で直接動作させる機器で用いられる。一方、

DRAMはメモリセル構造が単純で集積度が高いことから PCやワークステーションの主

記憶として広く用いられている。 

 

1.2.1. メモリ LSI の概要 

 

 初期の DRAM のメモリセルは 3 つのトランジスタで構成される場合もあったが、現

在は集積度の最も高い 1 トランジスタ型のメモリセルが主流である。これはスイッチと

して働く 1 つのトランジスタと情報を電荷の形で蓄える蓄積容量で構成される。大容量

の 1 トランジスタ型のメモリセルを LSI レベルで実用化するためには、小さな占有面積

の中に如何に大きな蓄積容量を実現するかというメモリセルの形成技術とともに、微小

な信号を安定に読み出すための回路技術、すなわち高い信号対雑音比（S/N 比）を実現

するメモリセルアレーと信号増幅器（センスアンプ）が必須である。以下では 1 トラン

ジスタ型のメモリセルの構成とメモリセルアレーの設計について述べる。 

図 1.5 に 1 トランジスタセルの構成を示す。1 トランジスタセルは 1 つの MOSFET

と 1 つの蓄積容量から構成される。MOSFET はビット線と蓄積容量の間で電荷のやりと

りを行うという意味で、転送ゲートなどとも呼ばれる。書込み時には、書込みデータに

応じて VCC または 0V をビット線に印加するとともに、選択ワード線に VCC 以上の電圧

(VCC + α)を与える。ワード線に VCC以上の電圧を与えることをワードブーストと言う。
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これは MOSFET のしきい値電圧ドロップによりメモリセルの蓄積電圧が VCC 以下にな

らないようにするためである。蓄積容量に書込み情報に応じた電圧を設定した後、ワー

ド線を 0V に戻して書込みが終了する。読出し時には、①ビット線を VCCと 0V の中間

電圧 VBPにプリチャージし、フローテイング状態にした後、②ワード線に VCC + αを印

加して、蓄積容量の電荷をビット線に流出させる。このときのビット線の電位変化量

VSは蓄積容量 CSとビット線容量 CBによる電荷再分配により、 

 

2
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S
S

V
CC
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V •

+
±=       (1.2) 

 

となる。本研究時点での一般的な DRAM の設計では CS はおおよそ 20～30fF、CB はお

およそ 100～200fF、VCCは 2～3V 程度の値であるので、信号量は 150～300mV 程度の値

となる。この信号電圧でインバータ等のゲートを直接駆動することは難しいので、セン

スアンプと呼ぶ信号増幅回路で VCCまで増幅した後、次段に伝達する。 
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図 1.5 1 トランジスタ DRAM セルの動作 
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際にビット線対の一方は VCCに、他方は VSS に（あるいはこの逆に）変化するので、非

選択ワード線への容量結合雑音が相殺され、雑音量を大幅に低減することができる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.6 DRAM データ系の回路構成図 

 

 

図 1.6 に DRAM の構成例、図 1.7 に動作タイミング波形を示す。メモリセルアレー
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外部からの書込みデータは入力バッファで受けた後に書込みバッファ、チップ内部の共

通信号線（I/O 線）を介し、列デコーダで選択されたビット線に伝達される。一方、読

出し信号の振幅は小さいために、一旦センスアンプで増幅した後に、I/O 線に伝達され、

メインアンプで増幅された後に出力バッファからチップ外部に出力される。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.7 DRAM データ系の動作タイミング図 
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号である SAN、SAP を印加する。これにより 2 つのインバータが活性化され、初期の

信号電圧差に応じて、2 つの安定点のいずれかに増幅される。このセンス方式では元の

情報が残らないため、誤まって増幅してしまうと誤動作になってしまう。したがって、

タイミング・マージンを十分に確保する必要がある。図 1.7 において、td1 はプリチャー

ジ完了後ワード線を印加するまでのマージン、td2 はワード線を活性化して信号がビッ

ト線に現れ、センスアンプを活性化するまでのマージン、td3 はビット線の増幅後にカ

ラムスイッチをオンするまでのマージンである。これらの遅延時間は、メモリセルアレ

ーの配線遅延や回路遅延のばらつきなどを考慮し、最悪条件下でも増幅に支障無いよう

な信号電圧を確保するように設定される。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.8 DRAM のセンスラッチ回路 
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DRAM などでは、初期は小さな駆動電流、ある程度振幅が大きくなったところで駆動

電流を増大させることにより、無効電流を抑えながら高速化を図る工夫も用いられてい

る。この後、読出しにおいては、I/O 線を高レベルに設定しておいてカラムスイッチを

導通させる。このときに、I/O 線には I/O 線の負荷とセンスアンプの駆動電流のレシオ

に応じた信号電圧が出現する。この信号電圧を I/O 線に設けた増幅器（メインアンプ）

で増幅して出力バッファから出力する。読出し動作が終了すると、ワード線を低レベル

にし、センスアンプを非活性にすると同時にプリチャージを開始する。この一連の動作

に必要な時間をサイクル時間と呼んでいる。書込み時もメモリセルアレーは読出し時と

ほとんど同じ動作を行う。異なるのは、I/O 線の電圧を外部の書き込みデータに応じて

対の一方を低レベルに遷移させることである。I/O 線を低レベルにすることにより、ビ

ット線の駆動能力に打ち勝って高レベルを低レベルに反転させることができる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.9 DRAM のセンスラッチ回路の動作速度 
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DRAM に代表されるメモリ LSI においては、(1)素子の微細化に伴う耐圧低下、(2)低

電圧化に伴う動作マージン低下、に対処するためにチップ上に種々の内部電源回路を搭

載している。(1)素子の微細化に対しては、チップ上に電圧降下回路を搭載し、微細な素

子は低い電圧で動作させることで、従来の高い電源電圧での動作を保証している。図

1.10 にオンチップ降圧回路を搭載した DRAM の構成例を示す。基準電圧発生回路（VREF 

Gen.）はプロセス、外部電圧や温度の変動によらず安定した基準電圧を発生する回路で

ある。VINT バッファや VARYバッファは VREFをもとに周辺回路やメモリセルアレーに電

圧を供給するためのバッファである。さらに DRAM では、(2)メモリセルアレー動作の

安定化の為に昇圧電圧（VPP）、中間電圧 HVC(VARY/2)、基板バイアス電圧（VBB）など

が用いられる。これらの回路は VINT をもとに作られることが多い。昇圧電圧はメモリ

セルの転送ゲートに加えられ、十分高いレベルをメモリセルに書込むために用いられる。

また中間電圧 HVC はメモリセルのプレート電圧やビット線のプリチャージ電圧に用い

られる。また VBBはメモリセルの転送ゲートの基板バイアスに用いられ、短チャネル効

果によるしきい値電圧の低下や基板効果の抑制に用いられる。以上が DRAM の基本構

成と動作原理である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.10 DRAM のオンチップ電源回路構成 
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次に SRAM メモリセルの基本構成を図 1.11 に示す。２つのインバータの入出力を互

いに接続することにより、対の蓄積ノード N1 と N2 の電圧が"0""1"あるいは"1""0"で安

定する。2 つの安定状態が存在する為、電源を供給していれば情報保持が可能であり、

Static RAM といわれる由縁でもある。蓄積された情報にアクセスするために、アクセス

トランジスタ MA1,MA2 をさらに設け、ワード線によってオン・オフを制御する。オン

したときには各蓄積ノードがビット線対と接続される。ビット線対の電位は読出し時に

は電源電圧 VCC にプルアップされており、アクセストランジスタのオンに伴い、”0”蓄

積側のビット線電位がより低位になることをセンスアンプで検知増幅する。SRAM セル

の用途として、最近では汎用の外部メモリに加えて、MPU のキャッシュメモリやシス

テム LSI のオンチップ RAM としての応用が広がっている。こうした論理 LSI では低電

力化が最大の課題になってきており、そのためデバイスも微細化と低電圧化が急激に進

展している。SRAM セルにも 1 V 程度の低電圧下での安定動作が求められており、多少

セルサイズが増大しても、低電圧動作の安定な CMOS セルが主流になっている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.11 SRAM メモリセル回路構成 
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表 1.1 は課題と本研究で取り上げた範囲、そこでの提案技術を一覧にしたものである。

1. の低電圧での安定動作は、主に信号対雑音比やノイズマージンが低電圧化によって

低下する事に起因する。2. 低電圧での高速動作は所謂オーバドライブ電圧（ゲート・

ソース電圧からしきい値電圧を差引いた値）が低下するために、信号振幅に対する

MOSFET の駆動電流が相対的に低下する事に起因する。これは回路形式に依存する部分

があり、特に DRAM のセンスアンプのように増幅初期でのオーバドライブ電圧が小さ

い場合に顕著になる。3. 動作電圧範囲の拡大は、LSI の速度性能が電圧変化に大きく依

存する事と、高い電圧での信頼性確保に関する課題である。4. リーク電流増大の抑止

は、1.5 V 以下で顕著になる課題である。電源電圧を低下させたときに速度性能を維持・

向上させるためには、しきい値電圧を電圧に比例して低下させる必要があるが、そうす

ると MOSFET の弱反転領域で流れる電流、所謂サブスレッショルド電流が指数関数的

に増大する。したがって、CMOS でも定常的に流れる無効電流が無視できなくなり、低

電力化の狙いとは逆に電力を増大させてしまう事になる。これらの課題について、以下

詳しく述べる。 

 

 

表 1.1 低電圧化の技術課題と本研究での提案技術 

 

 

 

共通 DRAM SRAM、論理LSI
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1.2.2. 低電圧での安定動作 

 

 素子を微細化したり、電圧を小さくしても必要な信号電圧を確保するため、高集積

DRAM では立体構造のメモリセルを用いて容量の面積を増大させている。図 1.12 には

メモリセルの信号電荷量の推移を示している[10]。1Mb 以降の世代では、立体型のメモ

リセルが用いられている。その一つは積層容量型メモリセルと呼ばれ、拡散層からの引

き出し電極（ポリシリコン）上に蓄積容量を形成する。側壁などを利用し、拡散層の面

積による制限を受けずに大きな表面積を得ることが出来る。他方は溝容量型メモリセル

であり、シリコン基板に掘った溝の内壁に蓄積容量を形成する。溝内に埋めこんだプレ

ート電極にバイアス電圧を与え、それによって生じる反転層を蓄積ノードとしている。

この構造の利点は、溝の深さによって容量値を比較的自由に選択できることである。ま

た、積層容量セルでは容量形成工程での熱処理により MOSFET の拡散層が延びてしま

うのに対し、溝容量型では MOSFET 形成プロセス前に容量を形成できるため、高性能

の MOSFET を作りやすいというメリットがある。一方、微細化とともに、溝のアスペ

クト比（溝の開口径に対する深さの比）が大きくなるため、高精度のエッチング技術が

求められることになる。 

DRAM のメモリセルアレーは２交点セル方式を用いる事により、低雑音化が可能と

なったが、信号電荷量の減少とともに、微細化によるビット線ピッチの縮小によるビッ

ト線間雑音の増大が S/N 比低下の要因になる。こうした問題は 16 Mb 以降の高集積

DRAM で顕著になった [11, 12]。また、外来雑音という面では、アルファ線によって電

子・正孔対が誘起されることによる雑音電荷の注入の問題に加えて、入力信号が電源電

圧範囲以外にオーバーシュート/アンダーシュートすることによって接合が順方向にバ

イアスされ、少数キャリアが発生、それがメモリセルに到達する事によって S/N 比が劣

化する事が問題となる。この対策のため、高集積 DRAM では P 型基板を用いて、基板

をマイナスの電圧にバイアスし、少しのアンダーシュートでも接合が順方向にバイアス

されないようにしていた。しかしながら、このために微細なデバイス設計が行いにくい、

接合の逆バイアスが深くなり、微細化とともに接合リークの問題が顕在化するという問

題があった。 
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図 1.12 DRAM メモリセルの信号電荷量推移 

 

 

また、DRAM の信号量を確保するという観点では、High レベルを十分に確保する事

が重要である。メモリセルの転送ゲートは N-ch MOSFET であるため、選択時のゲート

電圧が VCC であると、メモリセルにはしきい値電圧分ドロップした電圧しか書き込む

事ができない。フルに VCC を書き込むためにはゲートにしきい値電圧以上の電圧を印加

する必要がある。これをワード線ブーストと称する。メモリセルのしきい値電圧は以下

の理由により、高集積化とともに低くする事はできない。それは、メモリセルに蓄積し

た電荷をリフレッシュの期間保持しないとならないため、メモリセルの転送ゲートのし

きい値電圧は世代とともにスケーリングする事ができないばかりか、むしろ上昇させな

いとチップ全セルの情報保持ができない（図 1.13）[10]。したがって、低電圧化ととも

に電源電圧に対するブースト量の比率は大きくなり、高い昇圧率を実現する回路方式が

必要になる。 
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図 1.13 DRAM/SRAM メモリセルに要求されるしきい値電圧の推移 

 

 

また、低電圧化とともにメモリセルの信号電圧が減少するので、蓄積容量の対向電圧

であるプレート電圧の変動も低電圧化に応じて抑制する必要がある。高集積化とともに、

セル容量は増大するので、プレート電圧を発生・駆動する回路には、精度と駆動能力の

高さが要求される。DRAM の場合、電源投入から実際にメモリ動作に移行するまでに

は、ある一定の時間と空サイクルの和で決まる待ち時間が規定されており、この時間内

にプレート電圧が十分に安定せずに変動が残っていると、その分が S/N 比の劣化を引き

起こしてしまう。 

 

 SRAM セルの設計に際して重要なパラメータがノイズマージンである。以下、情報保

持時、読出し時、書き込み時に分けてノイズマージンについて述べる。図 1.11 におい

て INV1 の入出力特性は、入力を VN2、出力を VN1 として、図 1.14(a)に示すような特性

になる。INV2 と INV1 とは入力と出力が入れ替わっているので、図中に示すように 45
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度の線に対して線対称の特性になる。これら２つの特性が交わる点のうち安定な状態は

２つ（図中の安定点 A と安定点 B）ある。安定点 A から安定点 B へ、あるいは安定点

B から安定点 A へ移行するためにはバリアを越える必要がある。このバリアの高さが情

報保持の安定度や耐雑音性を示す指標であり、スタテイックノイズマージン(SNM)と呼

ばれる [13]。具体的には図中の２つの特性に内接する最大の正方形の一辺の量がそれに

相当する。SNM は一般的に VCC が高いほど大きく、かつしきい値電圧 VTが大きいほど

大きい。したがって素子サイズの縮小によって電源電圧やしきい値電圧が小さくなるほ

どマージンが減少するため、設計上注意が必要である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

   (a) 情報保持時のノイズマージン  (b) 読出し時のノイズマージン 

図 1.14 SRAM メモリセルのノイズマージン 

 

 

 実動作上は、読出しや書込み時にノイズマージンが減少するため、それを考慮した定

数の最適設計が必要である。読出し時には、ビット線電圧を VCCに、ワード線にも VCC

を印加する。この結果、図 1.14(b)に示すように、アクセストランジスタ MA1 と駆動ト

ランジスタ MD1 が共にオンし、"0"を蓄積するノード N1 は、いわゆるレシオで決まる

中間電圧まで上昇する。したがって、読出し時のノイズマージン（RNM）は情報保持

時のそれに比べて小さくなる。RNM に十分な余裕が無いと、素子ばらつきやノイズの

大きさ次第では情報が反転したり、不定の状態になり、安定動作が期待できなくなる。

ここでノイズ源としては、トランジスタの雑音以外にも、素子バラツキや電源電圧変動

なども含むことに注意が必要である。同様に書込み時についてもノイズマージン
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（WNM）が定義できる。ビット線電圧 VB2 を VSS に変化させたときに、それを打ち消

すようなノイズ源 VN を仮定する。これに打ち勝って、反転情報を書込めるかどうかが

書込み易さの目安になる。図 1.15 の書き込み時の特性において、２つのインバータ曲

線が離れていればいるほど、安定点 A から安定点 B に確実に移行できる。したがって

WNM は大きい方が安定に書込みができる。RNM と WNM は β比に強く依存性する。β

比とは、駆動トランジスタの βとアクセストランジスタの βの比である。一般に、β比

が大きい方が RNM が大きくなるが、反面 WNM があるところから急激に減少する。し

たがって、RNM と WNM を最大化する β比が存在する。SRAM セルの設計時には、素

子バラツキや電源電圧範囲を考慮して、RNM と WNM 共に十分な量が確保できるよう

な β比を選択する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.15 SRAM メモリセル書込み時のノイズマージン 

 

 

1.2.3. 低電圧での高速動作 

 

 DRAM の低電圧化に伴い、高速で動作させる事も大きな課題となる。読出し動作時

においては、特に、センスアンプの動作、センスアンプの信号をメインアンプで増幅す

る動作、の２つが特に課題である。 

 センスアンプは前節で述べたように、メモリセルから読み出された微小な信号を電源

電圧まで増幅するものである。その増幅速度は (1)初期の信号電圧、(2)MOSFET の β、

(3)ビット線の負荷容量、などで決まるが、低電圧化によって初期の信号電圧を大きく取
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る事は難しくなるとともに、初期のビット線電圧と電源電圧の差（＝電源電圧の約 1/2）

が小さくなるため、MOSFET の駆動電流も小さくなる。例えば、電源電圧=1.5V の場合、

ビット線のプリチャージ電圧（初期に MOSFET のゲート・ソース間電圧）は 0.75V と、

しきい値電圧を僅かに越える程度の電圧しか印加されない。したがって、通常の CMOS

インバータに比べて、低電圧化の影響は顕著に現れる。 

 センスアンプで増幅後にメインアンプで増幅する段階では、センスアンプは SRAM

セルと同様に、情報をラッチすると同時に、共通信号線（I/O 線）を駆動する役割も果

たす。このときに信号線上に現れる信号振幅は、近似的には駆動電流に時間を乗じたも

のを信号線の負荷容量で割ったものになる。したがって信号線の容量が一定の場合、駆

動電流が維持できなければ、同じ電圧振幅を得るのに要する時間は増大する事になる。

素子のスケーリングによって駆動電流は小さくなるので、同じ信号振幅を得るまでの遅

延時間は素子の縮小および電源電圧の低下によって増大してしまう。この状況は 

SRAM セルからの読出し信号を増幅するアンプにも共通する課題である。 

 論理 LSI やメモリ LSI に共通する課題として、チップ上の長い距離を電源電圧振幅で

信号伝播する場合に、一般的なスケーリング則で期待されるような負荷容量の低減はな

いので速度の向上は期待できない。したがって、大容量負荷を高速駆動する事も低電圧

化の課題の一つである。 

 

1.2.4. 広い電圧範囲での動作 

 

 LSI の動作速度は、その大部分の処理機能を担う MOSFET によって決まっている。

一般に、MOSFET、あるいは MOSFET により構成される複数の論理回路段の動作速度

は大きな電源電圧依存性を有する。そのため、LSI の電源電圧仕様は±10％程度と小さ

いのが一般的である。この範囲外では、動作速度自体が大きく変わるのと同時に、内部

回路間のタイミングマージンを確保する事が難しくなり、動作保証そのものが難しい。

したがって、例えば電池動作で望まれるような 1.5～3.6 V といった 2 倍以上の電圧範囲

に亘って安定的に、かつ大きな速度変動無く動作させる事が課題となってくる。また、

動作速度の観点で最適な印加電圧と MOSFET が劣化しはじめる電圧との間に大きな余

裕は無いため、広い電圧範囲の下限で性能を狙うと上限で素子特性の劣化などの信頼性

上の問題を起こす。逆に広い電圧範囲の上限で性能を狙うと下限で速度性能劣化が著し
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いという問題が生じる。このように、広い動作電圧範囲で、動作速度、信頼性、の両面

から安定的に動作する LSI を提供することが大きな課題となる。 

 

1.2.5. リーク電流増大抑止 

 

 電源電圧がさらに低下し、1.5 V 以下（例えば 1V 程度）になると、サブスレッショル

ド電流によるリーク電流の増大が顕著になる。例えば、1 Mb の SRAM セルアレーに流

れる電流のしきい値電圧依存性を図 1.16 に示す [10]。この電流はメモリセルを構成す

る N-ch MOSFET、P-ch MOSFET のゲート・ソース間電圧が 0 V の場合にも定常的に流

れるサブスレッショルド電流に起因している。例えば、情報保持電流を 50 ℃で 3 μA 以

下に抑えるためには、しきい値電圧 VT の最小値を 0.65 V にする必要がある。しきい

値電圧のばらつきを±0.1V と仮定すると、VTに要求される値は 0.75 V ± 0.1 V となる。

電源電圧 1 V で高速に動作させるためには、しきい値電圧 0.75 V では高すぎる。この

リーク電流は、MOSFET の弱反転領域（いわゆるサブスレッショルド領域）で流れる電

流であり、下式で表される。 
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ここで、K は基板効果係数、λ はドレイン誘起障壁低下係数、である。S はサブスレッ

ショルド係数あるいはＳファクタと呼ばれ、 
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+
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10ln       (1.5) 

 

で表わされる。CD は弱反転チャネル部の対基板容量である。S の値は 100 ℃で約 100 

mV/decade 程度の値である。したがって、しきい値電圧が 0.1 V 下がるとリーク電流が

約 1 桁上昇してしまう。このように、リーク電流はしきい値電圧の低下に対して指数関

数的に増大する事、高温で増大が顕著になることから、LSI の低電圧化にとって大きな

障害になる。LSI の高速動作のためには、電源電圧の低下に比例して、しきい値電圧を
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低下させる必要があるが、それによって急激にリーク電流が増大してしまう。低リーク

と高速動作の両立が極めて困難な課題となる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.16 SRAM メモリセルアレー電流のしきい値電圧依存性 

 

 

1.3. 本研究の目的と論文の構成 

 

以上、述べた課題に対して、本研究では回路設計の側面から様々なコンセプトを提案

する。(1) 低電圧での安定動作の課題に対しては、16Mb 以上の高集積 DRAM で問題と

なるビット線間の容量結合に起因する雑音の定量的予測を可能とする事を目的とし、雑

音の定式化を行った。また、メモリセルに蓄積する信号電荷のロスを低減するために、

低電圧でも昇圧比の低下を生じない昇圧電圧発生回路を提案した。さらにはプレート電

圧を高精度で駆動するための中間電圧発生回路を提案する。(2) 低電圧での高速動作に

関しては、DRAM のセンスアンプの動作速度を向上するための幾つかの手法を提案す
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る。また、センスアンプからの信号読出し回路の高速化のために、大きな容量を有する

信号線を大きな電圧振幅で駆動せずに高速伝送するための電流センス方式、とりわけ低

電圧での動作に適した相補型電流センス回路を提案する。また、小さな電圧振幅でもバ

ス配線上の信号伝播を高速化できる低振幅バス回路方式を提案する。(3) 動作電圧範囲

の拡大に関しては、広い電源電圧範囲で速度変動を抑制するためのユニバーサル電源回

路方式を提案する。また、微細な素子を用いながら高耐圧化を実現するために、高耐圧

回路方式を提案する。(4) サブスレッショルド電流によるリーク電流増大の問題に対し

ては、マルチ VT  技術、待機時の電流削減を可能とする電源遮断技術、しきい値電圧の

ダイナミック可変技術を提案する。 

以下、第 2 章では 1.5V 64Mb DRAM を設計の例題として、(1) 低電圧での安定動作、

(2)低電圧での高速動作のために提案した基本概念を検証する。その結果、1.5 V でもア

クセス時間 50 ns と従来の電源電圧である 3 V とほぼ同等の速度性能を達成できる事

を示す。また、実際に 64 Mb DRAM を試作し、実験的に検証した結果を報告する。第

3 章では 1.5～3.6 V という広い動作電圧範囲で動作する 64 Mb DRAM を設計し、広い

動作電圧範囲にわたって高速アクセス時間と高い電源電圧下でも素子に印加される電

圧を低減し、高信頼の LSI を実現するための回路方式を提案する。また、実際に 64 Mb 

DRAM を試作し、実験的に検証した結果を報告する。第 4 章ではさらなる低電圧化に

向けた一つの実験的な取り組みとして、信号線（バス）の振幅を 1 V 以下とするため

の低振幅バス方式を提案する。また、実験的に検証するために試作チップを設計・試

作し、評価を行ったので、その結果を報告する。第 5 章ではサブスレショルド電流に

よるリーク電流増大に対処するための幾つかの重要なコンセプトを提案する。これら

は、マルチ VT 技術、電源遮断技術、しきい値電圧のダイナミック可変技術、などであ

り、最新の大規模・低電力 SoC (System On Chip)を実現するために不可欠の技術となっ

ている。第 6 章では本研究で得られた成果について纏めるとともに、今後の低電圧化

に向けて残された課題と、今後の展望について述べる。 
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2. 1.5 V DRAM 回路技術の開発  
 

2.1. まえがき 

 

 本章では 1.5 V 64Mb DRAM を設計の例題として、(1) 低電圧での安定動作、(2) 低電

圧での高速動作のための回路方式を提案し、それを実験的に検証する。ここで用いた回

路パラメータは 0.3 ミクロンを仮定しているが、回路技術の面では他のプロセスノード

についても同様に適用可能である。最初に、DRAM セルアレーの高集積化に伴って問

題となるセルアレーの雑音、特にビット線間の干渉雑音を取り上げ、その解析結果を示

す。また、その結果をもとに、64 Mb 以降の高集積 DRAM セルアレーの低雑音化に有

効な手法を提案する。次に、2.3 節ではメモリセルの動作マージン向上のための幾つか

の手法を提案する。2.4 節では 1.5 V という低電圧でも高速動作を可能とする回路技術と

して、特に読み出しパスの高速化に着目し、センスアンプとメインアンプの高速化技術

を提案する。最後に、2.5 節では、これらの技術を用いた 1.5 V 64 Mb DRAM を実際に

試作し動作検証を行ったので、その結果について報告する。 

 

2.2. DRAM セルアレー雑音の解析と低減技術 

 
 DRAM セルからの読出し信号 VSは式 1.2 に示したように、 

 

2
CC

SB

S
S

V
CC

C
V •

+
±=        (2.1) 

 

と表される。ここで、VCC:電源電圧（＝ビット線の振幅）、CS：メモリセルの蓄積容量、

CB：ビット線容量、である。ビット線容量は、対向する各種電極、すなわち、交差する

ワード線、隣接するビット線、プレート、基板、などとの間の各容量の和になる。この

うち、隣接するビット線容量の成分は高集積化に伴って比率が増大する事が解析や実験

により明らかになっており、16 Mb 級の DRAM ではビット線間容量がトータルのビッ

ト線容量の 10 %以上にもなると報告されている [1]。ビット線容量に占めるビット線間

容量の比率が増大すると、隣接するビット線の電圧変化によって自らのビット線の電圧
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が変調を受けるようになるため、信号振幅がデータパターン依存性を持つようになる。

この影響を解析的に把握し、影響が大きい場合には低減する方策を導入する必要がある。

今回、この雑音量がセンスアンプの起動によって増大する機構があることを見出した。

これは多数のセンスアンプを同時に活性化しても、信号量が相対的に少ないビット線の

活性化タイミングが遅延する事に起因する。以下、このビット線間干渉雑音の解析結果

と実験的に試作したメモリセルアレーによる検証結果について報告する [2]。 

 

2.2.1. ビット線間干渉雑音の解析と実験的検証 

 

 先にも述べたように、ビット線容量は、対向する各種電極、すなわち、交差するワー

ド線、隣接するビット線、プレート、基板、などとの間の各容量の和になる。ここでは、

図 2.1(a)に示すように、隣接するビット線との間（ビット線対間）の容量 Cm、ビット

線対内の容量 Ci、それ以外の容量 C0、の和で表されると仮定する。すなわち、 

 

miB CCCC ++= 0       (2.2) 

 

となる。センス増幅動作の期間中にビット線間容量がどのように影響するかを図 2.1 で

説明する。ワード線を立ち上げると、メモリセルからビット線に信号電荷が読み出され

る。例えば、BL(i)というビット線に着目すると、その対となる/BL(i)は BL(i-1)と隣接し

ているので、BL(i-1)に読みだされる信号によって図 2.1(b)に示すように変調される。そ

の後、センスアンプ (SA) が起動されると、各ビット線の電圧はフルの電源電圧まで増

幅されるが、後述するようにビット線の信号電圧が同一でなく、一部のビット線の信号

電圧が小さい場合には、そのビット線の増幅が遅延し、その間に隣接ビット線の電圧変

化によって信号電圧が減少する。図 2.1(c)では BL(i)の信号が他のビット線のそれよりも

小さく、時間 td の間に信号量が減少している様子を示している。ここでは、信号量を解

析的に求めるために、図 2.2(a)のようにビット線対を２組で BL(i)、/BL(i)が信号の小さ

な（ノイズを受ける）ビット線対、BL(n)、/BL(n)がフルの信号振幅を読み出す（ノイズ

源となる）ビット線対、であるとする。センスアンプ起動前に BL(i)と/BL(i)間に現れる

信号電圧は以下で表される。 
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図 2.1 ビット線間干渉雑音の発生機構  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) センスアンプ起動前        (b) センスアンプ起動後 

図 2.2 ビット線間干渉雑音の解析モデル 
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ここで、QSi, QSn はそれぞれ BL(i)対、BL(n)対に読み出される信号電荷量、ηi, ηm は全

ビット線容量に占めるビット線対間、およびビット線対内容量の比で、 
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と表される。したがって、隣接するビット線対の読み出しデータの影響で変調される信

号電圧成分、すなわちノイズ電圧成分は、 
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と表される。雑音が全てこの成分に起因すると仮定したときの信号対雑音比は、 

 

 
i

m

S
N

η

η

+
=⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

11

       (2.7) 

 

と表される。ηiが 1 より小さく無視できるとすると、センスアンプ起動前の信号対雑音

比はほぼηm に等しくなる。例えば、ηmが 10 %であれば、信号対雑音比も 10 %程度劣

化する事になる。 

 次に、センスアンプ起動後の雑音について解析を行った結果を示す。図 2.2(b)で示さ

れる回路で、起動前と同様に BL(i)が雑音を受けるビット線、BL(n)が雑音源となるビッ

ト線であるとする。ここでは簡単のために、センスアンプは CMOS 型で各 MOSFET の

特性は同一（N-ch と P-ch は対称特性）であると仮定する。センスアンプによる増幅動

作を考える際に、その駆動インピーダンスが重要である。ここでは、駆動インピーダン

スが無限大すなわち電流源で駆動する場合と、駆動インピーダンスがゼロすなわち電圧
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源で駆動する場合、2 つの場合について解析を行った。実際の DRAM ではこれら 2 つ

の中間になる。例えば、セルアレーの中で駆動源に近いところでは電圧源駆動に近く、

駆動源から離れたところでは電流源駆動に近くなる。図 2.3 は各駆動方法の場合のビッ

ト線波形を模式的に示したものである。最初全ての SA が非活性でコモンソース CSP/CSN

の電位差が拡大していき、一部活性化した SA を通してビット線への充放電が開始する。

大きな信号電圧の現れる BL(n)が大多数のビット線を代表するとすると、電流源駆動の

場合には、大きな信号電圧の現れる BL(n)を定電流で駆動するようにセンスアンプを構

成する MOSFET のゲート・ソース間電圧がバイアスされる事になる。したがって、駆

動端（コモンソース）CSN、CSP の電圧は MOSFET が飽和領域で動作する間はビット

線の電圧変化に追従して変化する。ある程度振幅が大きくなると、MOSFET が線形領域

に入るため、その後はビット線の電圧に漸近するような軌跡を取る。ここで重要なのは、

駆動端（コモンソース）の電圧が駆動方向とは逆方向（例えば N-ch MOSFET に対して

は VSS方向とは逆の VCC方向）に駆動される期間が存在する事である。この期間、初期

の信号電圧の小さなビット線に対しては、MOSFET のゲート・ソース間電圧が十分確保

できないため、信号増幅がほとんど行われない期間が存在する事になる。したがって、

その期間は隣接ビット線対の増幅動作を容量結合によって受ける事になり、センスアン

プ起動前の容量結合で予測される以上の雑音になる。一方の電圧源駆動の場合、駆動端

（コモンソース）の電圧は駆動方向に単調に変化するので、着目ビット線対が増幅され

ずに放置される期間は電流源駆動に対しては相対的に減少する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 電流源駆動             (b) 電圧源駆動 

図 2.3 センスアンプ起動時のビット線波形の模式図 
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解析式の導出過程は参考文献 [2]を参照されたい。電流源駆動の場合のビット線電圧

の時間変化は、飽和領域では 
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と表される。ここで、VSn(0)は BL(n)対の初期信号電圧、βは MOSFET の電流特性式の β、

Id はビット線あたりの駆動電流である。また、γ1、γ2 は以下の式で表される。 
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同様に、線形領域では、 
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と表される。電圧源駆動の場合、飽和領域では、 
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と現される。ここで、K は駆動端の電圧変化率、td は増幅遅延時間で、 
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と表される。同様に線形領域では、 
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と表される。これらの解析式に基づいて、センスアンプ起動後の信号電圧の変化を着目

するビット線対の初期信号電圧をパラメータとしてプロットした結果を示す。図 2.4 は

電流源駆動の場合、図 2.5 は電圧源駆動の場合である。条件は図中に示したとおりであ

る。電流源駆動の場合には、起動直後に増幅されかけているものの、その後 5 ns 程度の

間は増幅されずに隣接ビット線対からの結合により信号量が減少しているのが分かる。

図 2.4(a)のηm = 3 %の例では、初期信号電圧が 18 mV 以下で誤動作に至っている。電圧

源駆動の場合、隣接するビット線対からの結合を受ける期間は短いものの、増幅初期に

十分なゲート・ソース間電圧が得られないために増幅開始が遅延し、その間に隣接ビッ

ト線の増幅率が増大すると、その結合を受けて誤動作に至っている。図 2.5(a)のηm = 3 %

の例では、12 mV 以下の初期信号電圧で誤動作に至る。センスアンプ起動後の雑音対信

号比を規定するために、信号が反転して誤動作するクリティカルな初期信号電圧をここ

では雑音電圧と定義する。例えば、上記の電流源駆動の場合には、信号対雑音比(N/S)2

は 15 mV/200 mV = 7.5 %となる。センスアンプ起動前の雑音量と合わせたトータルの雑
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音量をビット線間容量結合率ηmに対してプロットした結果を図 2.6(a)に示す。このとき

の条件は、VT= 0.6 V、CB + CS = 200 fF、Id = 200 μA、K = 0.1 V/ns、VSn(0) = 200 mV、で

ある。(N/S)1 がセンスアンプ起動前、(N/S)2 がセンスアンプ起動後の雑音対信号比を示

している。この図から、センスアンプ起動後の雑音は起動前のそれに比べて約 2 倍程度

の値となっており、起動後の挙動が雑音量に大きく影響している事が明らかである。図

2.6(b)にはηm = 3 %のときのセンスアンプを構成する MOSFET のしきい値電圧 VT依存

性としてプロットしたものである。電圧源駆動の場合に比べて電流源駆動の方がしきい

値電圧依存性が大きい。これは、しきい値電圧が大きい方が飽和領域で動作する期間が

延びるため、増幅されずに隣接ビット線からの結合を受ける期間も延びるためである。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) ηm = Cm/(CB + CS) = 3 %        (b) ηm = Cm/(CB + CS) = 5 % 

図 2.4 センスアンプ起動時の信号電圧変化（電流源駆動） 
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(a) ηm = Cm/(CB + CS) = 3 %        (b) ηm = Cm/(CB + CS) = 5 % 

図 2.5 センスアンプ起動時の信号電圧変化（電圧源駆動） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 隣接結合率依存性          (b) しきい値電圧依存性 

図 2.6 信号対雑音比の解析結果 

 

 

 上記した解析結果を検証するために、実験的なメモリセルアレーを試作した。図 2.7(a)

にその構成を示す。このセルアレーでは、特定のビット線に繋がるメモリセルに任意の

電圧を蓄積できるように、外部から直接電圧を印加できるパスを別に設けている [3]。

図 2.7(b)はその動作タイミング図である。図 2.8(a)に蓄積電圧を変化させたときの信号

を“１”と判定する累積度数分布を示している。隣接するビット線に蓄積する情報を VCC、
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VSS と変える事で、分布が移動している事が分かる。この移動量が隣接ビット線のデー

タによって変調を受ける量に対応している。実験的なセルアレーの各種容量やセンスア

ンプのしきい値電圧などの各種パラメータでの解析結果と実験で得た値をプロットし

た結果を図 2.8(b)に示す。この結果から、解析結果と実験結果は良い一致を示しており、

解析結果が妥当であると言う事ができる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 解析用セルアレー構成          (b) 動作タイミング図 

図 2.7 データパターン依存性雑音の実験検証用メモリセルアレー  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 隣接データ依存性          (b) 実験と解析結果の比較 

図 2.8 データパターン依存性雑音の実験結果 
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 上記の検討結果から、ビット線間の結合容量成分が数%でも雑音量への影響は 10 %

を超える場合があることが明らかとなった。このことから、高集積の DRAM セルアレ

ー設計では、ビット線間容量を考慮した設計が必須である。なお、本論文では解析式で

表現する事が可能な等価回路モデルでの１次レベルでの定量化を行ったので、実際のメ

モリセルアレー、センスアンプ、センスアンプ駆動源、などのトランジスタモデルや配

線寄生素子の影響は無視している。これら詳細なパラメータ依存性を見積もるためには

トランジスタモデルや寄生素子を入れた回路シミュレーションを行う必要がある。 

 

 

2.2.2. ビット線間干渉雑音の低減手法 

 

前節で述べたビット線間の干渉雑音を回路的に低減する一つの方法として、図 2.9 に

示すようにビット線を交差させる方法を提案している [4, 5]。例えば同図(b)では偶数番

目のビット線対を 1/2 の位置で、奇数番目のビット線対を 1/4 と 3/4 の位置で交差させ

ている。これにより、ビット線の電圧変化が隣接するビット線対に対称に容量結合する

ため、雑音を低減することが可能となる。ただ、この方法では、ビット線を交差させる

ためにセルアレー中に余分な交差エリアを設けなければならないという欠点がある。ま

た、センスアンプやプリチャージ回路が形成されるエリアのビット線対のビット線容量

が無視できない場合には、センスアンプ形成領域でも対策が必要になる。後者の課題に

対しては、センスアンプ領域でもビット線を交差する構成を提案している [6, 7]。 

このようにビット線間の容量結合雑音を相殺する方法の他、容量結合そのものを減ら

すために、ビット線間のシールド構造を有するメモリセルが開発されている。図 5.10

にシールド型メモリセルの平面図と断面図を示す [8]。このメモリセルでは、ワード線

の後にビット線を形成し、それらの隙間に蓄積容量と拡散層間のコンタクトを形成する。

このような構造をとることにより、ビット線間には蓄積容量を構成するポリシリコン層

が入りこむため、それがシールドの役目を果たす。この構造はプレートのパターニング

の必要が無いため、蓄積容量の面積を最大化できるというメリットもあり、積層容量型

メモリセル方式の主流になっている。 

 後述する 1.5V 64Mb DRAM にはシールド型の積層容量型メモリセルを採用した。ま

た、単位面積当たりの蓄積容量として大きな値を得るために、誘電率の大きな五酸化タ

ンタル膜を用いている [9]。 
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(a) 1 箇所交差              (b) 3 箇所交差 

図 2.9 交差型折り返しビット線構成によるビット線間干渉雑音の低減  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 平面図               (b) 断面図 

図 2.10 シールド型 DRAM メモリセル 
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2.3. DRAM セルの動作マージン向上 

 

 メモリセルの動作マージン向上と低電圧での性能向上を目的として、基板構造として

図 2.11 に示すような三重ウェルを採用している。深い領域に形成された N ウェル(Deep 

N ウェル)によりメモリセルアレーの P ウェルを P 基板から分離する事によって、メモ

リセルアレーを外来雑音から保護することが可能となる。また、これにより周辺回路を

セルアレーとは独立な P 基板に形成できるので、これまでの DRAM で一般的であった

-2 ～ -3V のマイナスの基板電圧を 0 V とすることができ、周辺回路を構成する

MOSFET の短チャネル効果を抑制でき、低電圧での性能向上が容易になるというメリッ

トもある。回路的には、プレート電圧の安定化のために高速・安定駆動を特徴とする中

間電圧発生回路を提案した。また、ワード線の昇圧レベルの確保のために、高い昇圧比

を実現できる昇圧回路方式を提案した。以下、それぞれの回路について述べる [10, 11]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.11 3 重ウェル構造の DRAM への適用 
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2.3.1. 中間電圧発生回路 

 

 図 2.12 は研究開始時点で用いられていた、代表的な中間電圧発生回路の例を示す。

この回路では、VCC の中間電圧と次段の駆動 MOSFET のバイアス電圧を抵抗分圧と

MOSFET の直列接続により発生している。駆動段については、DRAM のスタンバイ電

流を低減する目的のために、その定常電流がほとんど流れない程度にバイアスされてい

る。そのため、出力が中間電圧に近づくと負荷駆動能力が極端に低下するという問題が

ある。電源電圧が 3.3 V 程度であれば、10 %以内のセトリング時間（応答時間）は 100 μs

以下であり、実用上は差し支えないが、電源電圧の低下と共にセトリング時間は悪化し、

かつ大きな電圧依存性を有している事が分かる。また、この回路では N-ch MOSFET と

P-ch MOSFET のしきい値電圧 VTの絶対値の差が中間電圧からのずれを生じさせるため、

特に低電圧では精度が悪化するという欠点があった。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.12 従来の中間電圧（ハーフ VCC）発生回路と応答特性 
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 図 2.13 は今回提案する中間電圧発生回路である。この回路の特長は以下の３点であ

る。 

 

(1) 分圧回路とバイアス回路の分離 

(2) 出力の誤差電圧を増幅する機構（プッシュプル・電流ミラーアンプ）とそれ

による出力段の駆動 

(3) (2)の誤差増幅機構の出力を受けて動作する、不感帯付きトライステート・

バッファ 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.13 今回提案の中間電圧（ハーフ VCC）発生回路 
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(1) 同じ素子同士の相対的ばらつきは小さいことを利用し、分圧回路は抵抗比のみで

中間電圧を得る構成とした。ここで得られた精度の高い中間電圧をもとに、N-ch、P-ch

各 MOSFET の VT分シフトした電圧を発生している。 

(2)出力が所期の電圧に近いときにも十分な駆動能力を得るために、誤差増幅機構を設

けた。図中の M8 のゲートを先のバイアス段の VCC/2 + VT (N-ch) に設定しゲート接地の

構成とした。出力の誤差電圧は電流 Δi に変換される。この電流はさらに M9 と M10 で

構成されるカレントミラーによって電流 i に増幅され、M11 のゲート電圧を VCC側に駆

動する。この結果、出力を電流 I で駆動する事ができる。このパスの電圧ゲイン G は 

 

 outRMgmNG ××= )8( (M10)     (2.19) 

 

と表される。ここで、N は M9 と M10 のミラー比、gm(M8)は M8 のトランスコンダク

タンス、Rout(M10)は M10 のドレイン端の出力抵抗である。本回路はバイアス電流を絞

り込んだ設計としているため、出力が VSS側に振れた場合には、下半分の回路はほとん

どカットオフ状態になり、上記した Routの値は極めて大きな値となる。したがって、直

流の電圧ゲインは極めて大きな値となる。トランジェント特性については、ミラー比と

各トランジスタのサイズ（M9,M10,M11）に依存するため、これらのパラメータ調整に

よる設計自由度は大きくなる。 

 (3)さらに駆動能力を上げるため、誤差がさらに大きくなった場合に動作するトライス

テート・バッファを設けた。トライステート・バッファは MOSFET M13, M14, M16, 

M17 と、インバータおよび出力駆動 MOSFET M15、M18 で構成される。先の誤差検出

回路の M9 と M13 および M16、はカレントミラーを構成している。同様に、N-ch 

MOSFET の M12 と M14 および M17 がカレントミラーを構成している。これらのカレ

ントミラー比の大きさによって誤差がどこまで大きくなったときに、ノード 1 およびノ

ード 2 が反転するかが決定できる。例えば出力が低下し、それが設定した量を越えると、

ノード 1 が Low から High に遷移し、M15 のゲートは High から Low に駆動され、M15

がオンする。反対に、出力が上昇し、ある設定量を越えると M18 がオンする。このよ

うに、出力が設定した誤差範囲内であれば動作しないが、それを越えたときに動作させ

ることにより、大振幅で動作させる必要があるとき、例えばパワーオンのときのレスポ

ンスを高速化する事が可能となる。1.5 V 64 Mb DRAM の中間電圧発生回路を設計し、

シミュレーションした結果を図 2.14 に示す。90 %にいたる応答時間を電源電圧依存性
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として示している。カレントミラーアンプにより 1/10 ～ 1/5、さらにトライステート・

バッファの併用により 1/30 ～ 1/20 と大幅に応答時間を短縮できる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.14 中間電圧（ハーフ VCC）発生回路の応答時間の比較 

 

2.3.2. 高効率昇圧回路 
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しきい値電圧は世代にもよるが、0.8～1V 程度の値が必要である（図 1.13） [12]。した

がって、ビット線の電圧をフルに書き込むためには、それにさらにマージン分を加えた

1 ～ 1.2V 高い電圧をワード線に印加する必要がある。ビット線電圧 VBLに対して必要

なワード線電圧 VWL および昇圧率 γ（= VWL/VBL）を図 2.15 に示す。ビット線電圧を下

げても、そこからの昇圧電圧は一定のため、昇圧率は低電圧化とともに大きくなり、電
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必要となる。電源電圧 3 V のときの値（1.5 以下）に対して極めて大きな昇圧率を実現

しなければならない事が分かる。 

 従来の昇圧回路の基本的な構成を図 2.16 に示す。この回路構成では。昇圧部分（ブ

ースタ）と転送ゲートにゲート・ドレインを接続した、いわゆるダイオード接続を用い
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ているため、それぞれしきい値電圧分の電圧降下（ロス）が生じる。さらに、ブースタ

ーおよび転送ゲートのソースは常に高い電圧で動作するため、基板効果によってしきい

値電圧は上昇し、電圧ロスはさらに大きな値となる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.15 ワード線振幅と昇圧比 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.16 従来のチャージポンプ昇圧回路 
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 このロスを無くすために、帰還型の昇圧回路を考案した。図 2.17(a)にその基本構成を

示す。この回路では、ブースタのダイオード接続の MOSFET と並列に MOSFET を設け、

そのゲート電圧を別のブースタの容量 CBG で昇圧する事により、ブースト容量 CB のプ

リチャージ時（/φが High）にフル VCC が蓄積されるようにしている。また、ブースト

電圧は、そのままフィードバック MOSFET のゲート電圧を駆動するため、CBGにもフル

VCCをプリチャージする事ができる。転送ゲートを理想的な駆動波形で駆動したときの

昇圧率の値をシミュレーションした結果を図 2.17(b)に示す。従来の帰還なしの回路では、

電源電圧が 1.5 V 以下で急激に昇圧率が低下するのに対して、帰還を設けた今回の回路

では、電源電圧 1 V 以下の領域まで昇圧率 1.8 程度を実現する事ができている。昇圧率

は昇圧回路の駆動能力と負荷電流で決まってくるので、ブースト容量の値やポンピング

周波数を上げる事により、昇圧率を 2 に近づける事は可能である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 回路構成             (b) 昇圧比の電源電圧依存性 

図 2.17 帰還型チャージポンプ昇圧回路 

 

 

図 2.18 には転送ゲートの駆動回路の例を示している。転送ゲート M1 のゲート N4

を最大で 3VCCで駆動するために、3VCC昇圧回路と、3VCCの信号を駆動する 3VCCドラ

イバ、そのドライバを駆動するチャージポンプから構成している。3VCCを得るために、

出力電圧 VPPを取り込んでノード N2 にプリチャージする。そのノードを次の周期でブ

ーストし、3VCCの電圧を得ることができる。3VCCドライバには P-ch MOSFET を用いて

いるが、これは N-ch MOSFET のみで構成すると、3VCCを通すために、さらに高い電圧

3VCC

φ

ﾌｨｰﾄﾞﾊﾞｯｸ
MOSFET

CB

VCC

CBG

帰還型チャージポンプ回路

/φ

2

1
0.50 1 1.5 2

1.5

帰還あり

昇
圧

比
V

P
P

 /
V

C
C

64Mb DRAM 

tRC = 180 ns
VT = 0.5V

VCC (V)

帰還なし
V

CC

V
PP

V
CC

3VCC

φ

ﾌｨｰﾄﾞﾊﾞｯｸ
MOSFET

CB

VCC

CBG

帰還型チャージポンプ回路

/φ

2

1
0.50 1 1.5 20.50 1 1.5 2

1.5

帰還あり

昇
圧

比
V

P
P

 /
V

C
C

64Mb DRAM 

tRC = 180 ns
VT = 0.5V

VCC (V)

帰還なし
V

CC

V
PP

V
CC



49 

が必要となるため、ゲート酸化膜にストレスがかかって劣化するのを防止するためであ

る。ノード N2 は負荷を駆動しないので、ブースト後に電圧降下は生じず、接合が順方

向になってリークする心配が無いので、P-ch MOSFET が限定的に使用可能になってい

る。3VCC ドライバのゲート N3 は駆動時には VCC、オフ時には 2VCC とする事により、

P-ch MOSFET のオン/オフを制御することが可能である。これにより、転送ゲート M1

のゲートにはオン時には 3VCC、オフ時には VCC が印加されるため、昇圧電圧である最

大 2VCCをロス無く出力に転送する事ができる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 回路図          (b) 動作タイミング図 

図 2.18 転送ゲート駆動回路 

 

 

2.4. 高速信号検出回路（センスアンプ高速化、高速 I/O 回路） 
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回路技術が必要であり、以下それらについて詳しく述べる。 

 

2.4.1. センスアンプの高速化技術 

 

 センスアンプは前章で述べたように、CMOS のインバータの入出力を相互に結合した

ラッチを初期電圧にプリチャージした状態から N-ch 側コモンソースは VSS に、P-ch 側

コモンソースは VCC 側に駆動する事によって信号電圧をフルの電源電圧振幅まで増幅

する。CMOS DRAM では初期のプリチャージ電圧は高速安定動作の観点から電源電圧

の中間（ハーフ VCC）に設定されているため、センスアンプを構成する各 MOSFET の

ゲート・ソース間には電源電圧の半分しかかからない事になる。したがって、電源電圧

が 1.5 V のときには 0.75 V 程度の電圧しか印加されない状態となり、しきい値電圧を上

回る電圧（オーバドライブ電圧）がほとんど確保できず、初期の動き出しが極めて低速

になるという問題がある。 

 この問題に対処するため、本研究では幾つかの回路技術を提案した。以下に、その主

要なものを記載する。 

 

(1) センスアンプの低しきい値電圧化（マルチ VT化） 

(2) コモンソース線ブースト（センスアンプ駆動線ブースト） 

(3) ビット線ブースト（ビット線電圧シフト） 

 

(1) センスアンプの低しきい値電圧化はセンスアンプを構成する N-ch および P-ch 

MOSFET のしきい値電圧を他の MOSFET に比べて低く設定する方法である（図 2.19）。

これにより、VT を低くした分だけオーバドライブ電圧を増加させる事ができる。課題

は、プロセス工程が増加（コストが増加）する事と、増幅後（ラッチ後）にセンスアン

プを流れるリーク電流が増加する事、である。後者については、DRAM の仕様である

アクティブ スタンバイ電流に影響するが、DRAM 全体の MOSFET に比べて、活性化さ

れるセンスアンプ分の MOSFET の個数は桁の単位で少ないので、VTを 0.2V 程度低くし

ても実用上は問題にならない。 
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図 2.19 低電圧センスアンプ（マルチ VT） 

 

 

プロセス工程増を伴わない回路的な手法の一つとして、(2)センスアンプ駆動線（コモ

ンソース）をセンスアンプ動作初期に昇圧（ブースト）する手法を提案した。このブー

ストの方法としては、(2a)ブースト電圧を用いる方法と、(2b)容量によりブーストする

方法の２つが考えられる。(2a)ではセンスアンプ駆動線を駆動するドライバとして通常

の電源で駆動するドライバと並列にブースト電源用のドライバを並置し、センスアンプ

動作初期のみブースト電源用のドライバで駆動する。ある程度ビット線の振幅が大きく

なったところで、ブースト用のドライバはオフし、以後は通常のドライバのみで駆動す

る。このブースト用のドライバは N-ch、P-ch、の両方のドライバに設けなくとも、片側

のみに設けても効果が得られる。図 2.20 には P-ch 側にブースト用のドライバを設けた

構成例と動作波形を示している。この方式の課題はビット線振幅を決める電源の他にブ

ースト用の電源が必要な事である。DRAM 内部の動作電圧は外部電源電圧よりも低く

設定し、内部電源はチップに搭載した降圧回路で供給する事が多いため、通例ではブー

スト電源を外部電圧やビット線よりも高く設定した別の降圧電源とすることは大きな

問題でなく、実用上最も有効な手法であると考えられる。実際、多くの製品で本技術が

適用されている。一方、(2b)はブースト電源を用いる事ができない場合でも適用できる、

という利点がある。図 2.21 に示すとおり、駆動線にブースト容量を付加しておき、セ

ンスアンプ動作初期に駆動線を駆動した直後に容量を駆動してブーストする。この方法
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の欠点は、比較的大きな面積のブースト容量を形成する必要があること、および、ブー

ストの効果を得るためのタイミング制御が難しい事である。この方式については、その

後学会発表されている [13]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 回路図             (b) 動作タイミング図 

図 2.20 低電圧センスアンプ（コモンソース線電圧ブースト） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 回路図             (b) 動作タイミング図 

図 2.21 低電圧センスアンプ（コモンソース線容量ブースト） 
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 他の方法として、(3)ビット線の初期電圧を VCC側あるいは VSS 側に一時的にシフトさ

せ、N-ch、P-ch いずれかのセンスアンプを先にオンさせ、ビット線増幅動作を加速する

方法が考えられる。図 2.22 には各ビット線に設けたブースト容量を用いてビット線の

初期電圧を VCC側に駆動する回路の例と動作波形を示している。この方法の課題は、容

量を各ビット線に設けなければならないため、面積増加を招くことである。さらに、容

量のアンバランスはオフセットになるので、バランスをとるような設計（レイアウト）

が必要になる点である。この方式についても、その後学会発表されている [14]。 

 今回、試作した 64 Mb のテストチップでは、マルチ VTを用いたが、このコアを用い

た超高速 DRAM では、さらなる高速化のために、マルチ電圧による駆動線ブーストを

採用した [15]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 回路図             (b) 動作タイミング図 

図 2.22 低電圧センスアンプ（ビット線ブースト） 
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もあり、この信号線上に検出可能な信号電圧を得るまでの時間が DRAM のカラム系の

アクセス時間（ページモードのアクセス時間）に影響を与えることになる。低電圧化に

よって、センスアンプのラッチの電源電圧は下がってしまうので、センスアンプが共通

信号線を駆動する電流も低下し、信号伝播遅延が増大する事が問題となる。 

 この問題に対処するため、共通信号線の電圧振幅を大きく取ることなく高速化する電

流検出型の伝播方式を検討した。図 2.23 にこれまでの (a) 共通信号線・電圧センス方

式と、今回提案した (b) 分離信号線・電流センス方式を比較している。従来は書き込み

と読出しに同一の共通信号線を用いていたが、今回の方式では、読出しの高速化を図る

ため、それらを分離した。これにより、センスアンプ動作途中であっても読み出し共通

信号線の駆動を開始できる。また、これまでの負荷（抵抗）に替えて、電流－電圧変換

器を設けている。この方式では、共通信号線の負荷インピーダンスが下がり、電圧振幅

は減少する。理想的な電流－電圧変換器の出力振幅 ΔVoutは、 

 

 iRVout Δ×=Δ        (2.20) 

 

で表される。ここで R は電流－電圧変換器の変換抵抗である。したがって、R を適切な

値に設定する事により、小さな信号電流でも大きな信号振幅出力を得る事ができ、電圧

信号で伝播する場合に比べて高速動作が期待できる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 (a) 共通信号線、電圧センス    (b) 分離信号線、電流センス 

図 2.23 メインアンプ方式 
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図 2.24 には幾つかの電流―電圧変換器の構成例を示している。(a)はバイポーラ Tr の

ベース接地、(b)(c)は MOSFET と差動アンプで構成した回路例である。(a)の場合には変

換抵抗は負荷 R、(b)(c)の場合には MOSFET M1, M2 の 1/gm になる。実際の DRAM の設

計ではバイポーラ Tr を用いる事は難しいが、MOSFET + アンプで構成した場合との比

較参照用として検討した。(b)の構成では N-ch MOSFET、(c)では P-ch MOSFET を用

いている。(c)では信号源となる N-ch MOSFET M3 とは相補の P-ch MOSFET M2 で I-V

変換を行う構成とすることにより、より低い電源電圧での動作を狙ったもので、相補型

電流センス回路と呼んでいる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) バイポーラ Tr ベース接地   (b) N-ch 駆動   (c) P-ch 駆動 

図 2.24 電流電圧変換回路の動作電圧マージン 

 

 

 これらの各回路方式における信号増幅遅延をシミュレーションした結果を図 2.25 に

示す。従来の電圧検出型、電流検出型、ともに信号電圧 200 mV が得られるまでの時間

を電源電圧依存性としてプロットしている。従来の電圧検出型に対して、電流検出型で

はいずれも 10 ns 以上の高速化が達成できているが、ベース接地では 2.5 V 程度、N-ch

の電流検出回路では 1.9 V 程度が動作電圧の下限となり、1.5 V での動作には適用できな

い。今回提案した相補型電流検出回路では、動作電圧の下限が 1.25 V 程度であり、1.5 V

では従来に比べて 20 ns という大幅な速度改善が達成されている。 
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図 2.25 メインアンプのセンス時間の比較 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.26 実験チップにおけるメインアンプの動作波形 
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 この回路方式の有効性を調べるために、図 2.23(b)と同じ回路構成による実験チップを

試作した。図 2.26 に動作波形を示す。電源電圧 1.5 V でシミュレーションと同等の読出

し速度が得られる事が確認できた。以上、低電圧での大容量負荷の高速信号伝播の回路

方式として、本研究で提案した相補型の電流センス回路が有効であることが明らかとな

った。 

 

2.5. 64Mb DRAM チップの試作結果 

 

 これらの回路技術を総合的に検証するために、1.5 V で動作する 64 Mb DRAM チップ

を設計・試作した。図 2.27 にチップ写真、表 2.1 にチップの概要を示す。３重ウェル構

造の 0.3 ミクロンプロセスを用い、1.5 V という低電圧でも十分な蓄積電荷を確保し、耐

雑音性にも優れた、ビット線シールド型の積層容量型セルを適用した。容量絶縁膜には

誘電率の大きな五酸化タンタル絶縁膜を用いている [16]。 

 図 2.28 には試作チップの動作波形を示す。外部電源電圧 1.5 V という低電圧でも従来

と同等の 70 ns という高速動作が確認できた。これにより、本研究で提案した各種回路

技術が有効であることが確認できた。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.27 1.5V 64Mb DRAM チップ写真 
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表 2.1 1.5V 64Mb DRAM チップ概要 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.28 1.5V 64Mb DRAM 試作チップ動作波形 
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2.6. まとめ 

 

本章では、1.5 V 動作の DRAM を例題として取り上げ、高 S/N 化、低電圧での安定動

作、低電圧での高速動作、のために以下の技術を開発した。高 S/N 化のためには、高集

積化とともに顕著になる隣接ビット線間の干渉雑音のモデル化、解析、実験的検証を行

い、その低減が必須である事を明らかにした。安定動作のために、中間電圧発生回路の

高速化、ワード線昇圧回路の高昇圧比実現が重要であることを明らかにし、2 段階の誤

差増幅機構を有する中間電圧発生回路、しきい値電圧ロスのないフィードバック型チャ

ージポンプ回路を提案した。高速動作については、特にセンスアンプ動作の高速化と、

センスアンプからの信号検出回路の高速化が必要であることを明らかにした。その上で、

センスアンプについては、マルチ VT、コモンソース線ブースト、ビット線ブーストな

どの高速化手法を提案した。信号検出回路については、信号源とは異なる伝導型の駆動

MOSFET を用いる相補型電流センス回路を提案し、低電圧での高速動作に適している事

を明らかにした。これらの安定動作化技術、高速化技術、を実験的に検証するために

1.5 V 64 Mb DRAM を設計・試作し、アクセス時間 70 ns と 3 V の設計に匹敵する高速

動作が可能である事を示した。これらの結果により、DRAM の 1.5 V 低電圧動作への道

を拓いた。 

本章で提案した各種技術に関しては特許を出願、登録になっている [17-21]。これら

の技術は、その後の DRAM 製品の低電圧化や高速化の流れの中で必須の技術として、

主要な DRAM メーカで広く製品に適用されている。回路関連の主要国際学会である 

International Solid-State Circuits Conference (ISSCC)、Symposium on VLSI Circuits (VLSI 

Circuit Symp.) での発表例を見ても、例えば三重ウェルを用いた DRAM に関しては図

2.29 に示すように、1995 年以降ほぼ 10 年間にわたって、ほぼ全 DRAM メーカの発表

で適用されている[22-39]。1998 年ごろ以降、ほぼ全ての製品に適用されていると推定

される。また、低電圧センスアンプに関する発表も図 2.30 に示すように、1995 年以降

ほぼ 10年間にわたって、ほぼ全DRAMメーカの発表で適用されている[26, 28, 32, 35, 38, 

40, 41]。1997 年ごろ以降、ほぼ全ての製品に適用されていると推定される。これらの事

実から、ここで提案した技術の多くが、現在も DRAM 製品の実現に際して不可欠な技

術である事が明らかである。 
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図 2.29 3 重ウェル DRAM に関する主な学会発表 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.30 低電圧センスアンプに関する主な学会発表 
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3. 広動作電圧範囲化技術の開発 

 

3.1. まえがき 

 

 本章では第 2 章で報告した 1.5 V 64 Mb DRAM コアをベースに、1.5～3.6 V という広

い電源電圧範囲で動作する DRAM を設計の例題として、(1) 広い電圧範囲での安定動作、

(2) 微細な素子を用いながら高耐圧を実現する回路方式、を提案し、それを実験的に検

証する。次節では、広い電源電圧範囲での安定動作のために提案したユニバーサル電源

方式について述べる。次に、3.3 節では微細な素子で高耐圧を実現するための回路方式

の提案を行う。これらの技術を用いた 1.5～3.6 V 64 Mb DRAM を実際に試作し、動作検

証を行ったので、3.4 節ではその結果について報告する [1,2]。 

 

3.2. ユニバーサル電源方式の提案 

 

 広い電源電圧範囲での安定・高速動作を実現するためには、その電圧範囲の最低電圧

で十分な速度性能が達成できねばならない。前章で述べたように、1.5 V で動作する

DRAM コアが実現できたので、このコアを用いて、3.6 V までの高電圧に耐えられる回

路方式を研究する事にした。図 3.1 には今回提案したユニバーサル電源方式の概念図を

示す。この方式は以下の構成要素を有することを特徴としている。 

 

(1) 低電圧（1.5 V）で動作する DRAM コア 

(2) 2 経路給電ユニット；1.5 V 電源降圧回路と電源直接給電用スイッチ 

(3) 外部電源電圧（VCC）レベル検出回路 

(4) 二重電圧リミッタ（後述する高耐圧回路のバイアス生成） 

(5) レベル変換機能を有する高耐圧入出力回路 
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   (a) 基本構成      (b) 内部電圧特性 

図 3.1 ユニバーサル電源方式  

 

(2)2 経路給電ユニット (Two-Way Power Supply Unit) は外部電源電圧に応じて、1.5 V コ

アに供給する電圧を (a)降圧回路経由で行うか、(b)スイッチを通して直接外部から供給

するか、を切り替える機能を有している。この切替は(3)VCCレベル検出回路 (VCC Level 

Sensor) によって行われる。図に示す例では、電源電圧 1.8 V 以上では降圧回路をオン、

スイッチをオフし、降圧回路から供給を行い、1.8 V 以下ではスイッチをオン、降圧回

路をオフし、外部の電圧を直接コアに供給する。これによって、コアに印加される電圧

は最大 1.8 V に制限されるため、高い電圧が印加されて信頼性の問題が生じたり、電圧

によって動作速度が大きく変動するような問題を回避することができる。高い電圧が印

加されるブロック、例えば入出力部や降圧回路などの信頼性確保のためには、コアより

も厚いゲート酸化膜の MOSFET を形成して用いることも考えられるが、それではプロ

セスコストが上昇してしまう。大多数の回路は 1.5 V コアであるので、付加的な回路ブ

ロックのためにプロセス工程が増加することは避けたい。そこで、本研究では微細素子

を用いて高耐圧化する回路方式を考案した。図中の(4)二重電圧リミッタ (Dual Voltage 

Limiter) は高耐圧化のために必要なバイアス電圧を生成する回路である。また(5)入出力

回路 (I/O Buffer) には高耐圧回路方式を適用している。 
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 図 3.2 2 経路給電方式の回路構成     図 3.3 2 経路給電方式の負荷特性 

 

 

 今回の給電方式で課題となるのは、外部電源電圧と内部動作電圧が近いところで降圧

回路の供給能力が劣化する事による内部電源電圧の変動、およびスイッチで直接供給す

るときのスイッチの抵抗による電圧ドロップによる内部電源電圧の変動、である。これ

らを検証するために、2 経路給電ユニットのシミュレーションを行った。図 3.2 は 1.5

～3.6 V DRAM で用いた給電ユニットの回路図である。降圧回路 (VDC = Voltage Down 

Converter) はカレントミラー差動増幅段と P-ch MOSFET によるドライバ段からなって

いる。16 Mb 以降の DRAM で一般的になったオンチップ降圧回路と基本的に同一の構

成である。微細な素子で構成するために、MOSFET を縦続（カスコード）接続し、その

一方に電源電圧と接地電圧の間の適当なバイアス電圧を印加する事により高耐圧化し

ている。この詳細については次節で述べる。降圧回路の基準電圧としては 0.75 V が与え

られ、出力の分圧値（1/2）と等しくなるようにフィードバック制御される。降圧回路

と並列に置かれているのは、２つの P-ch MOSFET で構成されたスイッチ (SW)である。

このスイッチも高耐圧化のために縦続接続の構成としている。スイッチを構成する

MOSFET Q2 のゲート幅 W は降圧回路の出力段の MOSFET Q1 のゲート幅の３倍の値

に設定している。スイッチから直接給電する場合には、スイッチのオン抵抗による電圧

降下が直接内部電圧の変動になってしまうため、極力オン抵抗を下げる必要があるため

である。図 3.3 はこの回路の直流負荷特性を実測した結果である。各種外部電圧に対し

てプロットしており、3.3 V、2.0 V のときには降圧回路経由で、1.65 V、1.5 V のときに
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はスイッチ経由で給電されている。降圧回路経由では 2～3.6 V の範囲でほぼ同等の負荷

特性が実現されており、今回設計した DRAM の周辺回路部の平均消費電流は、動作サ

イクル時間 180 ns のときに約 16 mA であるので、内部電圧変動は 50 mV 以下に抑制す

る事ができる。また、DRAM 動作時のピーク電流に対しても、降圧回路からの供給時

には+0.04 V、-0.02 V の電圧変動、スイッチから供給した場合でも-10 %以内に変動を抑

制できている事をシミュレーションにより確認した。これらの結果より、今回提案した

方式が 1.5 V 64 Mb DRAM コアの動作に対して十分マージンを持っている事が明らかと

なった。図 3.4 には外部電源電圧が 3.3 V と 1.5 V の間で遷移したときの内部電圧の応答

特性を実測した結果を示す。内部電源電圧にはダミー負荷として、620 オームと 680 pF

が並列に付加されている。降圧回路とスイッチの切替は、VCC の立下り時には 1.8 V、

立上り時には 2 V で行われるように設定した。これは、外部供給電圧が切替電圧付近に

あるときのチャタリングを防止するためである。実測結果からは、設計どおりの電圧で

切替が行われている事がわかる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.4 外部電源電圧変動時の内部電圧応答特性  
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3.3. 高耐圧回路技術 

 

前節で述べたように、降圧回路とスイッチを切替えて低電圧コアに給電することによ

り、外部から高電圧を供給した場合でも、微細な素子には高い電圧が印加されることは

無く、かつ外部電圧の変動を受けないために安定な動作を実現する事ができる。しかし

ながら、外部との信号のやりとりを行う入出力回路や、オンチップ降圧回路そのものは

高い電圧に曝されるため、微細な素子をそのまま使用することはできない。一つの手段

は、微細素子に加えて高い電圧にも耐えられるような素子をチップ上に形成する事であ

るが、プロセスステップ数やマスク枚数が増加するため、コストの増加を招いてしまう。

もう一つの手段は、素子の種類は増やさずに、微細な素子を用いて回路的な工夫で高耐

圧化を実現する事である。本節では後者を実現する回路方式を提案する。 

 MOSFET の耐圧としてはゲート、ソース、ドレイン、バックゲート、の 4 端子間の印

加電圧を考慮する必要がある。ただし、バックゲートとソース/ドレイン間は逆接合耐

圧で決まるため、素子を微細化しても他の端子間ほど耐圧低下は顕著ではない。また、

バックゲートとゲートの間もチャネルが形成されていないオフ状態でのみ問題になる

が、通常の回路構成、回路動作では深いオフ状態になることはほとんど無いので、バッ

クゲートを除く 3 端子間の耐圧を考慮すれば良い。高い電源電圧下でも、ゲート、ソー

ス、ドレイン、3 端子間の印加電圧を制限する回路構成として、図 3.5 に示すインバー

タ回路を提案する。図 3.5(a)はインバータ２段分を示している。基本的な特徴は、N-ch 

MOSFET、P-ch MOSFET、それぞれをカスコード接続とし、その内側（出力側）の 

MOSFET のゲートに印加するバイアス電圧 VLN, VLP を図 3.5(b)のように、ある電源電圧

以上でリミットする特性とする事である。CMOS インバータがスイッチングするときの

各ノードの電圧を簡単に試算した例を図 3.5(c)に纏めた。なお、CMOSインバータはN-ch

側と P-ch 側で対称な動作となるので、試算は N-ch 側のみで行っている。また、簡単の

ために、ゲートしきい値電圧によるゲート・ソースの電圧降下、言い換えればソースフ

ォロワ動作におけるゲート・ソース間電圧の収束値が 0.5 V であると仮定する。電源電

圧が 4 V、バイアス電圧が 2 V であるとすると、トランジスタ Q4 の入力 INL の Low レ

ベルは 0 V、High レベルは 1.5 V となる。INL が Low のときには Q4 がオフし、出力 OUTL

には 1.5 V、OUT には電源電圧と同じ 4 V が出力される。また、INL が High のときには
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Q4 がオンし、OUTL、OUT、ともに 0 V となる。各入力に対する Q3、Q4 のゲート、ソ

ース、ドレイン間の電圧を図 3.5(c)のテーブルに示すが、最大印加電圧は 2.5 V となっ

ており、電源電圧 4 V から 1.5 V 低下した値となっている。したがって、この構成とバ

イアス電圧の組み合わせにより、素子に印加される電圧を緩和する事が可能となる。こ

の回路構成の他の特長として、次段のインバータを構成する N-ch MOSFET、P-ch 

MOSFET それぞれの駆動信号を得るのと同時に、電源電圧のフル振幅出力も得られる

事が挙げられる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 基本インバータ    (b) 電圧リミット特性    (c) MOSFET 印加電圧 

図 3.5 高耐圧 CMOS インバータ  

 

 

 前述した CMOS インバータ以外の高耐圧回路の構成として、図 3.6(a)には電源電圧の

フル振幅入力を受けられる CMOS インバータの構成を示す。Q1、Q2 は前述した高耐圧

CMOS インバータと同様であるが、Q2 の High 入力レベルをクランプするために、Q3

を追加している。Q3 のゲート電圧は VLN 、すなわち電源電圧のほぼ中間付近にバイア

スしているので、フル振幅が入力されても、ゲートと入力の電圧差は電源電圧のほぼ半

分に緩和される。また、図 3.6(b)には差動増幅回路の構成例を示している。オンチップ

降圧回路などで、バッファを構成する際に適用することができる。基本的には、CMOS

インバータと同様に、N-ch MOSFET、P-ch MOSFET、それぞれをカスコード接続とし、

クランプ用のバイアス電圧を印加する。大振幅が入力されるボルテージフォロワのよう

な使い方はできないが、仮想接地点付近で動作させる誤差増幅器のような場合に適用で

きる。 
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(a) 大入力振幅への対応      (b) 差動増幅回路 

図 3.6 高耐圧方式の他回路への応用例  

 

 

 以上の回路構成をベースに、出力バッファを構成した例を図 3.7(a)に示す。バッファ

は出力段 (Output Stage) とそれを駆動するレベルシフト段 (Level Shift Stage) で構成さ

れる。出力段は高耐圧 CMOS インバータそのものである。レベルシフト段は相補信号

を入力する N-ch MOSFET ペア、ゲートをクロスカプル接続された P-ch MOSFET ペア、

それらを高耐圧化するためのカスコード MOSFET、で構成される。出力段の N-ch 入力

と P-ch 入力の駆動信号に遅延時間差があると、出力段に大きな貫通電流が流れるおそ

れがあるので、レベルシフト段の遅延時間に合わせるための遅延回路が必要である。図

3.7(b)にはクランプ電圧の特性を示す。電源電圧 4 V までのクランプ特性は図 3.5(b)に示

したものと同じであるが、それ以上の電圧では、電源電圧依存性をもたせている。これ

はカスコードを構成する 2 つの MOSFET にかかる電圧を均等にするためと、バーンイ

ン（電圧加速試験）のときに通常動作時の電圧よりも大きな電圧が各 MOSFET に印加

されるようにするためである。図 3.8 には電源電圧 3.3 V の場合、高耐圧出力バッファ

がスイッチング動作を行ったときのカスコード MOSFET の各ノード間電圧の時間変化

をシミュレーションしたものである。各ノード間の電圧は 2 V 以下にクランプされてお

り、期待通りの効果が得られている。 
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     (a) 回路構成             (b) クランプ電圧特性 

図 3.7 高耐圧出力バッファ回路 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.8 スイッチング時の MOSFET 端子間電圧 
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    図 3.9 基板電流の実測結果     図 3.10 遅延時間の電源電圧依存性 

 

 

ここで提案した方式を実験的に検証するために、図 3.7 の構成と同じ高耐圧出力バッ

ファを設計・試作した。図 3.9 は出力バッファがスイッチング動作を繰り返したときに

生成される基板電流の値を実測したものである。図中、CMOS 出力バッファは高耐圧回

路を用いない通常の CMOS インバータである。基板電流は MOSFET のチャネルを走行

する電子が加速されて高エネルギーを持ち、それが格子との衝突をする事により生じた

電子・正孔対のうちの正孔が基板に流れる事による電流である。したがって、この基板

電流の大きさで MOSFET のドレイン耐圧やホットキャリア劣化が決まる。ゲート長や

ゲート幅が同一であれば、基板電流が同じ場合に同等の耐圧になると考えられるので、

高耐圧回路を用いる事で耐圧が約 1.5 V 程度上昇する事が実験的にも明らかとなった。

図 3.10 には出力バッファ段での遅延時間を電源電圧依存性として測定したものである。

ここでも高耐圧回路を用いない通常の CMOS インバータとの比較結果として示してい

る。通常の CMOS インバータの場合、遅延時間は大きな電源電圧依存性を有するが、

高耐圧出力バッファでは電源電圧依存性がほぼ一定、実際にはわずかであるが電源電圧

に対して逆の依存性を有している。これは回路構成上、ゲート電圧とドレイン電圧が、

それぞれほぼ一定の値にクランプされ、ほぼ定電流で駆動されているためである。定電

流駆動であるがゆえに、電源電圧が低く振幅が小さい方が高速に遷移するため、このよ

うな逆の依存性を有している。図 3.11 は高耐圧出力バッファの動作波形を示す。電源

電圧 3.3 V と 1.5 V でほぼ同じ遅延時間で動作している事がわかる。 
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図 3.11 高耐圧出力バッファ実験チップの動作波形  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.12 1.5-3.6V 64Mb DRAM 試作チップの動作波形  
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3.4. 64Mb DRAM チップの試作結果 

 
 以上、述べてきたようなユニバーサル電源方式、および高耐圧回路を実際の DRAM

で検証するために、1.5 V から 3.6 V の広い電源電圧範囲で動作する 64 Mb DRAM を設

計・試作した。図 3.12 は試作したチップのアクセス波形を示している。1.5 V と 3.3 V

でほぼ同じアクセス時間が得られている。また、図 3.13 にはアクセス時間の電源電圧

依存性をシミュレーションした結果を示すが、広い電源電圧範囲にわたってアクセス時

間の変動は極めて小さなものとなっている。これらの結果より、ここで提案した回路方

式が広い電源電圧で動作する LSI を実現する上で有効な手段であることが示された。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.13 アクセス時間の電源電圧依存性（シミュレーション）  

 

 

3.5. まとめ 

 

本章では、LSI を 1.5～3.6 V という広い電圧範囲で動作させるための回路技術を提案

し、その実現性を試作により検証した。降圧回路と MOSFET スイッチから構成され、

高い電圧領域では降圧回路から給電し、低電圧領域ではスイッチを介して電源から直接

給電する 2 経路給電方式を提案した。入出力回路など外部電圧に曝される回路について
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は、CMOS のカスコード接続と N-ch/P-ch 独立したバイアス源で構成する高耐圧 CMOS

回路を提案した。これらの回路技術を組み合わせて、例えば 1.5～3.6 V といった広い電

圧範囲で高速動作を可能にするユニバーサル電源方式の概念を提案した。この概念を検

証するために、1.5～3.6 V で動作する 64 Mb DRAM を設計・試作し、広い電圧範囲にわ

たってほぼ一定の高速性能を維持する事ができる事を示した。この結果より、プロセス

工程を増やすことなく、1.5～3.6 V といった広い電圧範囲でほぼ一定の高速性能と高信

頼性を実現する LSI を提供できる事を明らかにした。 

本章で提案した 2 つの技術に関しては特許を出願、登録になっている [3, 4]。これら

の技術のうち特に高耐圧 CMOS 回路については、主に MPU 製品で不可欠な技術として

広く適用されている。低電力・高性能化を追求するために MOSFET の微細化と低電圧

動作化が進む中で、周辺 I/O インタフェースは高い電圧での動作が必要になっているた

めである。図 3.14 に International Solid-State Circuits Conference (ISSCC)、Symposium on 

VLSI Circuits (VLSI Circuit Symp.) での発表例を示す[5-13]。1997 年以降、直近の 2010

年まで主要な MPU メーカの発表で適用されており、現在も先端プロセス製品の実現の

ために不可欠な技術の一つになっている事が明らかである。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.14 高耐圧 CMOS 回路に関する主な学会発表 
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4. サブ 1V 振幅回路の開発 

 

4.1. まえがき 

 

 本章では、論理 LSI のさらなる低電圧動作化に向け、一部の回路の低振幅動作を実現

するための一提案を示す。まずは、その詳細内容の前に背景について以下述べる。 

MPU の性能向上は、1 命令を実行するのに必要なサイクル数（CPI = Cycles Per 

Instruction）の減少とサイクル時間（動作周波数の逆数）の削減、すなわち動作周波数

の上昇によって達成されてきている。特に RISC(Reduced Instruction Set Computer)アーキ

テクチャのように、命令セットを単純化し、CPI やサイクル時間を削減する方式がワー

クステーション中心に広く採用されるとともに、周波数の向上は顕著になっている。図

4.1 に 1991 年ぐらいまでに発表された主な RISC プロセッサの性能と消費電力の関係を

示す。なお、性能としては MIPS 値（Million Instructions Per Second）を用いている。一

つだけ電源電圧 3.3 V のものがあるが、これは 200MHz という発表当時としては高周波

数動作で話題となった DEC 社の Alpha マイクロプロセッサである [1]。この図から、性

能向上に比例して消費電力の増大が顕著になっている事がわかる。特に電力が 30 W を

越えると、自然放熱での対応は難しくなり、冷却コストの上昇につながる。第 1 章でも

述べたように、CMOS論理LSIの消費電力は容量負荷の充放電電力が支配的であるので、 

 

 fVCP total
2=        (4.1) 

 

と表される。ここで、Ctotal はスイッチング動作を行う負荷容量、f は動作周波数、であ

る。この式より、電源電圧を低下させることにより大きな電力削減が期待できる事がわ

かる。同図には電源電圧を 5 V から 1.5 V に低下させたときの電力の推定値を示してい

るが、5 V に対して約 1/10 に電力を低減できるため、より高性能のプロセサを実現する

ためにも低電圧化が有効である。なお、図において電力と性能の傾きが 1 よりも大きな

値となっているが、これは性能向上に伴ってバス幅が増大したり、キャッシュメモリの

容量が増大したりすることによりチップサイズが増加している事に起因していると推

測する。このように、特に論理 LSI の高性能化のためには低電圧化が重要な課題である。 
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図 4.1 RISC プロセッサの消費電力推移  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.2 マイクロプロセッサの動作周波数推移 (Intel) 
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図 4.2、図 4.3 に示す [2]。図 4.2 は同社の製品の動作周波数の推移を示している。1990
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ャの導入によって動作周波数が製品世代とともに上昇している。最近の製品では動作周

波数の上昇は頭打ちになっているが、3.6 GHz を越える値にまでなっている。また、図

4.3 に示すように、回路規模の増大や動作周波数の上昇に伴って消費電力も増大を続け、

2000 年以降のハイエンドの MPU は 100 W を越えるような値になっている。先に、図

1.1 に示したように、こうした消費電力増大に対処するため、1993 年ぐらいまで 5 V 一

定であった電源電圧は各製品毎に低下させる状況になっており、消費電力が性能向上の

主要な律則要因になっている。低電圧化は、しかし一方で大きな問題を投げかける事に

なる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.3 マイクロプロセッサの消費電力推移 (Intel) 

 

 

図 4.4 には電源電圧 3.3 V を起点として、そこから素子サイズと電源電圧をスケーリ

ングしたときのインバータ列の遅延時間の推移を示している。図には 2 つの場合、すな

わちインバータのしきい値電圧 VT をスケーリング則に従って低下させた場合（VT 

scaled）と回路のスイッチング動作を行わないスタンバイ時の電流 ISBを 0.2 mA 一定に

保った場合（VT unscaled）である。前者のスケーリングを行った場合には遅延時間は世

代とともに減少し、高速動作が期待できるが、スタンバイ時の電流は低電圧化とともに

増大し、0.13 μm 世代では 3 A を越える電流が流れてしまう。これは、MOSFET のサブ

スレショルド電流が指数関数的に増大するため、回路全体で流れる直流リーク電流が無

視できなくなる事を意味している。一方後者では素子数が増大してもスタンバイ電流を

一定に保つ必要があるため、低電圧化とともにしきい値電圧を上昇させなければならず、
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遅延時間はあるところからかえって増大してしまう事になる。このように、低電圧では

スタンバイ電流の増大抑止と高速動作の両立が極めて難しい事が明らかになった。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.4 遅延時間とスタンバイ電流の推移 

 

 

以上、述べてきたように、MPU に代表される論理 LSI の高性能化のためには電力増

大の抑止が必要であり、そのためには低電圧化が有効な手段である。しかしながら低電

圧化により、スタンバイ時の電流増大抑止と高速動作の両立が困難になるため、何らか

のブレークスルーが必要である。本節では、これに対する一つの提案として、消費電流

に影響する大きな容量負荷部分のみを低振幅で動作させ、消費電力を削減する方式を提

示する。4.2 節では論理 LSI の動作振幅の一部を 1V 以下に低下させるための回路方式の

提案を行う [3, 4]。4.3 節では、その具体的な回路設計の内容を述べ、4.4 節では、実験

的に検証するために試作したチップの評価結果を述べる。 
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4.2. 低振幅バス方式の提案 

 

 図 4.5 に今回提案する低振幅バス方式の基本概念を示す。本提案では LSI を論理処理

を行う論理回路ブロックと負荷容量の大きなバス配線部分に分け、バス配線部分の信号

振幅を論理回路ブロックの信号振幅よりも小さく（1/n に）する事を特徴としている。

このような構成にすることにより、バス配線部分で消費される電力を削減する事が可能

となるため、LSI 全体の消費電流のうちでバス配線部分の占める比率が高い場合には大

きな電力削減効果を期待できる。MPU の高性能化に際して、先に述べたようにバス幅

の増大やチップ面積の増大が不可避であり、チップ上の比較的長い距離を伝播するバス

配線の充放電電力の占める割合は増えると言われており、0.1 ミクロン世代では約半分

を占めるという見積もり結果もある [5]。例えば、バス配線容量の占める割合が 50 %、

バス配線部分の振幅を 1/3 に低減できたとすると、チップ全体の電力は 66 %に低減する

ことができる。また、本提案はクロックラインにも適用する事が可能であるため、クロ

ック給電系の電力削減にも有効である。また振幅を低減した分、充放電電流も小さくな

るので、バス配線で問題になるエレクトロ マイグレーションの問題も軽減する事がで

き、配線やスルーホールの設計ルールも緩和できるという利点もある。 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.5 低振幅バス方式  

 

 

また、本提案の他の特徴は、差動信号を用いずシングルエンドで構成している事、か

つ特に受信回路（レシーバ）で直流電流を消費させないという事である。このために、

バスの振幅の中点を論理回路ブロックの中点とほぼ同じ値とし、CMOS インバータの論

理しきい値近辺でレベル変換を行っている。低振幅で動作させるという提案は過去にも

あったが、それらはいずれも直流電流を消費したり、別のクロックを必要とする方式で
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あった [6, 7]。言い換えると、今回の方式を実現する鍵は定常的な電流消費無しに、高

速に信号振幅変換を行う回路である。以下、次節ではその回路設計について述べる。 

 

4.3. 回路設計 

 

 図 4.6(a)はバス駆動回路を示す。この駆動回路が通常の CMOS インバータと異なって

いるのは以下の２点である。(1)通常のインバータとは異なり、動作電圧を低振幅に対応

する内部電源にした事、(2)駆動回路を構成する N-ch、P-ch 各 MOSFET のしきい値電圧

VT を通常のインバータよりもソース電圧のシフト分だけ低くする事である。インバー

タの入力は論理回路の電源電圧で駆動されるので、上記のような構成を採ることにより、

駆動回路の N-ch、P-ch 各 MOSFET の駆動電流は通常のインバータと同等の値を確保で

きる。駆動する振幅は小さくなっているので、通常のインバータに比べて立上り/立下

り時間の短縮を図ることができる。また、MOSFET のしきい値電圧を低下させても、オ

フしているときのゲート・ソース間電圧はその分マイナスに振り込んでいるので、サブ

スレッショルド・リーク電流が増大する事もない。図 4.6(b)は低振幅を規定する内部電

源 VCL、VSLを生成する回路である。基準となる電圧は抵抗 R1、R2、R3 の分圧で生成

し、それをバッファで駆動する構成をとっている。 

 図 4.7には負荷容量 2 pFのバス駆動に要する伝播遅延時間をシミュレーションした結

果を示す。伝播遅延時間は信号振幅の 10～90 %の間を遷移するのに必要な時間で定義

している。シミュレーションに用いた MOSFET のパラメータは先の 64 Mb の設計に用

いたものと同じである。ゲート長は 0.6 ミクロン、ゲート酸化膜厚は 6.5 nm、論理回路

ブロックの MOSFET のしきい値電圧は 0.5/-0.5 V、駆動回路の MOSFET のしきい値電圧

は低振幅 = 0.6 V（VCL = 1.3V、VSL = 0.7V）時に最適になるように-0.1/0.1 V とした。ま

た電源電圧は低振幅バス回路の場合は VCC = 2V、VSS = 0V、信号振幅 = VCL - VSLは可

変、一方従来インバータでは振幅＝電源電圧としている。また MOSFET の定数は、WN 

= 15μm、WP = 50μm である。従来のインバータでは電源電圧 2 V 以下で顕著に遅延時間

が増大している。一方、低振幅バス方式では振幅が 0.3 V から 1 V の間でほぼ一定であ

る。振幅 0.6 V のときの遅延時間は約 0.7 ns と従来方式の 2 V のときの遅延時間の約 1/2

に短縮されており、高速な伝送が実現できている。 
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(a) 低振幅駆動回路          (b) 内部電圧発生回路 

図 4.6 低振幅バス駆動回路  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.7 バス駆動遅延時間  
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 先に述べたように、本方式実現の鍵は低振幅信号を論理回路ブロックで処理できる電

源電圧振幅に変換（増幅）する受信回路である。図 4.8(a)には提案した受信回路を示す。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

     (a) 受信回路            (b) 動作波形（概念図） 

図 4.8 受信回路とその動作  

 

 

この回路は上下対称な振幅変換回路を組み合わせて構成している。回路の下半分が Low

側(VSL → VSS)、上半分が High 側（VCL → VCC）の振幅変換の機能を有している。例え

ば Low 側の振幅変換回路は MN4、MN5 によって構成されるクロスカップル N-ch 

MOSFET 対と P-ch の転送ゲートによって構成される。また、High 側はこの逆極性の

MOSFET により構成される。転送ゲート MP3、MN3 は駆動回路と同様に低しきい値電

圧の MOSFET で構成され、そのゲートはそれぞれ VSL、VCLにバイアスされる。入力が

LowからHighに遷移する場合の動作を図 4.8(b)を用いて説明する。入力がLowからHigh

になると、転送ゲート MP3 がオン、MN3 がオフに変化する。これによって、端子 B が

VSS から VCL に向かって遷移する。このとき、MOSFET MN4 はまだオン状態なので、

MN4 と MP3 のレシオで決まる電圧まで上昇するが、MN4 のコンダクタンスを MP3 に

比べて小さく設定することで、端子 B は VCLに近い電圧まで上昇する。この遷移によっ

て、MN5 がオンし、出力を VSS に駆動する。出力が VSSになると MN4 がオフとなり、

端子 B が入力と同じ VCLに、MP4 がオンして端子 A が VCCに駆動される。出力のスイ
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ッチングが終了したときには、出力を駆動する MN5、MP5 のいずれか一方は必ずオフ

となるため、出力に直流電流は流れない。一方で、入力が High（= VCL）のときには

MN3 のサブスレッショルド・リーク電流が端子 A から入力に向かって流れるが、基板

効果によってしきい値電圧が上昇する事、この受信回路はバスを駆動する部分に限定的

に用いられる事、受信回路のゲート幅 W は駆動回路などに比べて十分小さな値で済む

事、などにより、チップ全体でのリーク電流として顕著な値にならないように設定が可

能である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.9 受信回路の伝達特性  

 

 

受信回路の直流入出力特性と受信回路に流れる電流をシミュレーションした結果を

図 4.9 に示す。シミュレーションの条件は、VCC = 2V、VCL = 1.3V、VSL = 0.7V である。

比較のために通常の CMOS インバータを受信回路として用いた場合も示す。通常の

CMOS インバータの場合、定数は図 4.8 の MN5、MP5 と同じ、電源電圧は 2V である。

入出力特性のシミュレーション結果によれば、通常の CMOS インバータに比べて、今
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回提案の受信回路では小さな入力電圧の遷移幅の間で出力が遷移している事が分かる。

これはクロスカップル構成とした事で、出力から端子 A、端子 B それぞれに正帰還がか

かっているためである。この正帰還の影響で僅かなヒステリシス特性が見られるが、そ

の幅は 0.05 V 程度であり、入力振幅の値に対して十分小さいのでスイッチング特性への

影響はほとんど無い。また、この正帰還の効果で、受信回路に流れる電流も CMOS イ

ンバータに比べると極めて小さな入力電圧範囲でのみ流れている。本提案の受信回路で

は入力電圧の幅 0.3 V の間でのみ電流が流れているのに対して、従来の CMOS インバー

タでは約 1 V 以上の広い範囲で直流電流が流れている。このように本提案の回路方式で

は、小さな入力振幅の間で出力をフル振幅に駆動でき、かつ電源間に流れる貫通電流も

その振幅外では極めて小さな値に抑制する事が可能となる。 

以上述べたように、本提案の受信回路により、定常電流の消費なしに低振幅信号の増

幅が可能になるが、一方で電源変動や素子バラツキによる動作マージンの低下が懸念さ

れる。図 4.10 には入力スレッショルド電圧のしきい値電圧依存性をシミュレーション

した結果を示す。ここで入力スレッショルド電圧は、出力が Low から High、あるいは

High から Low に遷移するときの入力電圧、すなわち出力が電源電圧の 1/2 になるとき

の入力電圧で定義している。N-ch MOSFET と P-ch MOSFET のしきい値電圧が同方向に

変動したときがワーストになるが、その条件下で入力が立上る場合（Rise）、立下る場

合（Fall）、それぞれのスレッショルド電圧をプロットした。しきい値電圧の変動は入

力スレッショルド電圧の値そのものに影響するのと同時に、ヒステリシスの幅、すなわ

ち図中の立上り、立下りの曲線の間隔にも影響を与えている。これは、転送ゲートとク

ロスカップルのフィードバック用 MOSFET のコンダクタンスのバランスが崩れるため

である。この図から、しきい値電圧の変動を±0.1 V と仮定すると、入力スレッショルド

電圧の値は 0.88～1.11 V の範囲で変動することがわかる。これは、通常の CMOS イン

バータと同等の変動量である。また、電源電圧変動に対する感度をシミュレーションし

た結果からは、入力スレッショルド電圧は VCLや VSLの変動には大きく影響されず、VCC

や接地電位の変動に敏感で、かつ VCCや接地電圧の変動値の約 1/2 の量の変動が生じる

ことが分かっている。これは、入力スレッショルド電圧は図 4.8 中で、MN5、MP5 で構

成される出力インバータの論理しきい値電圧で決まっている事を示している。これらの

検討結果から、しきい値電圧の変動が±0.1 V、VCCや接地電位の変動が 0.2 V に抑えら

れれば、入力スレッショルド電圧の変動は±0.1 V に抑制されるため、入力振幅 0.6 V 程
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度の動作に対してマージンを確保する事ができる。 

 本方式における他の課題は、受信回路が振幅増幅動作を伴うため、遅延が増大する事

である。これは、受信回路の出力を駆動する MOSFET のゲートに印加される振幅が電

源電圧フルの振幅でないために、MOSFET の駆動電流が低下し、出力の立上り/立下り

が緩やかになるためである。したがって、受信回路の出力負荷は極力少なくし、立上り

/立下り時間を増大させないように注意する必要がある。図 4.11 には受信回路の変換遅

延時間の出力ファンアウト（γ）依存性をシミュレーションした結果を示している。変

換遅延時間は立上り/立下り時間 1 nsの入力が 50 %遷移したところから出力が 50 %遷移

までの遅延時間で定義した。また、出力ファンアウトは受信回路の出力 MOSFET のゲ

ート幅に対する次段インバータのゲート幅の比である。比較のために、従来の CMOS

インバータを電源電圧 2 V と同じ入力振幅で駆動した場合を示している。CMOS インバ

ータに比べ、今回の受信回路の遅延時間は約 3 倍に増大している。しかしながら、出力

ファンアウトを小さくする事で、遅延時間の差を少なくする事が可能である。この方式

はバスのような長距離配線を駆動する部分に適用して効果があるものであるから、次に

示すように、バスの伝送遅延も含めたトータルの伝播遅延時間で比較する必要がある。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  図 4.10 受信回路の VT電圧変動   図 4.11 遅延時間のファンアウト依存性 
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図 4.12 にはバスの伝播遅延時間トータルのシミュレーション結果を示す。伝播遅延

時間は、(1)バス駆動回路の前置ドライバとしてインバータ 2 段、(2)バス駆動回路 (DRV)

およびバス、(3)受信回路 (REC)、各段での遅延の総和で定義している。バス配線の負

荷容量は 2 pF である。従来の CMOS インバータで構成した場合には、電源電圧が 2 V

以下で急激に遅延が増大する。一方、本方式では振幅が 0.6 V 程度まで高速な伝送が可

能になっている事がわかる。振幅 0.6 V のときの遅延時間は 2.3 ns で、従来方式の 2 V

のときと同等である。また、100 MHz で動作させたたきの消費電流は、従来方式で 489 

μA であるのに対して、本方式では 165 μA と大幅に消費電流を削減できている。このよ

うに、本方式により、従来と同等のバス遅延時間を約 1/3 の振幅と消費電流で実現する

ことが可能となる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.12 バス伝播遅延時間  

 

 

図 4.13 には遅延時間のバス配線容量依存性を示す。本方式では、従来に比べてバス

配線容量依存性が小さい。これは、本方式では全体の遅延時間に占めるバス配線部分の

遅延時間の割合が小さいためである。言い換えるとバス配線容量の値が大きいほど本方

式の効果が顕著になることを示している。図 4.14 には遅延時間のバス配線抵抗依存性
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大している。これは遅延時間が RC 時定数で律則されているためである。本方式は従来

方式に比べて、配線抵抗の値に対する感度が高いが、これは先に述べたように、本方式

では全体遅延に占めるバス配線遅延の割合が小さいためである。したがって、バス遅延

に占める RC 時定数遅延の割合が小さいときに、本方式の効果を得やすい。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.13 伝播遅延時間の負荷容量依存性   図 4.14 伝播遅延時間の抵抗依存性 

 

 

4.4. 実験的検討 

 

 本方式を実験的に検証するために、0.3 ミクロンプロセスを用いて、30 段のドライバ、

レシーバを直列に接続したテストチップを設計・試作した。図 4.15 に顕微鏡写真を示

す。テストチップでは、バス配線の代わりに各ドライバ出力に 0.83 pF の負荷容量を付

加した。負荷容量の大きいときには、今回の方式による面積ペナルティは小さくなる。

これは、負荷容量の大きいときにはドライバ出力段の MOSFET が面積を決めるため、

他の回路の面積影響は小さくなるためである。なお、テストチップでは低振幅を決める

VCL、VSL は外部から印加している。 

 図 4.16 には測定結果を示す。一段あたりの遅延時間をバス振幅の依存性としてプロ

ットしている。本方式では、電源電圧は 3 V で、振幅 0.8 V のときの遅延時間として 10 

ns が得られている。従来方式では、電源電圧 1.5 V で 10 ns となっており、バス振幅は

1.5 V から 0.8 V に低下する事ができている。シミュレーションにより期待される効果よ
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りも小さいが、実際に試作したプロセスでは MOSFET のしきい値電圧が今回検討した

MOSFET のそれよりも 0.5 V 高い事、低しきい値電圧の MOSFET を用いる事ができな

かった事、の 2 つが主な要因である。MOSFET のしきい値設定を最適化する事により、

改善が期待される。図 4.17 には 3 段分の遅延時間差に相当するノードの観測波形を示

す。振幅は、従来、今回、いずれの場合も 1.3 V である。本方式では、立上り時間と立

下り時間が改善されている。これらの実験的な検証により、本方式の効果が示された。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  図 4.15 テストチップ写真      図 4.16 遅延時間の測定結果 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.17 テストチップの動作波形  
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4.5. まとめ 

 

本章では、電力増大の対策のために低電圧化が必須である事と、一方で 1.5 V 以下の

低電圧下では、低リークと高速性能の両立が困難である事を示し、その対策の一つの手

段として、LSI 内部のバス配線を 1 V 以下の振幅で動作させる方式を提案した。直流電

流を消費せずに低振幅と高振幅の振幅変換を実現するために、低 VT CMOS ドライバを

高振幅で駆動する低振幅駆動回路と、上下対称の２つのレベル変換回路を組み合わせた

低振幅受信回路、を提案した。これらの効果を実験的に検証するために、ドライバチェ

ーンを試作し、動作を確認した。これらの結果より、LSI の一部負荷を低振幅で駆動し、

低電力化を図る方式が実現可能である事を示した。なお、本章で提案した技術に関して

は特許を出願、登録になっている [8]。バスを低振幅化する技術に関しては、本方式と

は異なる方法ながら、その後多くの学会発表がなされている。 
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5. 低リーク回路方式の提案；サブスレッショルド電流低減 

 

5.1. まえがき 
 

第 4 章で述べたとおり、しきい値電圧のスケーリングはリーク電流の増大をもたらし、

0.1 μm 級の LSI では低い待機時電流と高速化の両立は不可能になる事を 1992 年の発表

で明らかにした [1]。このリーク電流はサブスレッショルド電流と呼ばれ、MOSFET の

原理上、避けて通れないものである。第 1 章の式 1.3 に示した通り、電流はゲート電圧

に対して指数関数の依存性を有し、その傾きは温度に強く依存する。傾き S は 

 

OX

OXD

C
CC

q
kTS

+
×=

10ln       (5.1) 

 

で表される。また、しきい値が VTと VT’のときのリーク電流の値 ILと IL’の間には、 

 

S
VV

LL

TT

II
'

10'
−

×=        (5.2) 

 

の関係がある（図 5.1）。例えば、S の値が 100 mv/decade と仮定すると、しきい値電圧

を 100 mV 低下させることにより、リーク電流は 1 桁増大する。 

この発表が端緒となり、DRAM や論理 LSI におけるリーク電流の検討が様々な研究

機関でなされた。DRAM については、伊藤清男氏をリーダとする日立中研の特別研究

チームが発足し、集積度 16 Gb、電源電圧 1 V をビークルにしたリーク電流の検討が行

われた。DRAM の回路でリーク電流の影響を試算した結果を図 5.2 に示す [2, 3]。DRAM

の集積度の向上とともに回路規模が増大し、リーク電流に寄与する MOSFET の総ゲー

ト幅は一世代で約 2 倍になる。一方で、世代とともに低下する電源電圧に比例してしき

い値電圧を低下させるため、チップ全体のリーク電流 IDCは急激に増大し、16 Gb DRAM

では 1.2 A に達すると予測している。特筆すべきは、4 Gb DRAM 世代以降は DC リーク

電流が容量の充放電に関わるAC電流を越えてしまう点である。回路的な対策無しには、

チップの消費電流を DC リーク電流成分が支配してしまう事を示している。その後、IBM

や INTEL などの検討によって、MPU においても同様の問題が顕在化する事が示された

（図 5.3） [4]。 
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図 5.1 低しきい値電圧化によるサブスレッショルド電流の増大  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.2 DRAM 消費電流の推移 
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図 5.3 マイクロプロセッサ消費電力の推移 

 

 

これらの検討によって、2000 年の初頭には、サブスレッショド電流によるリーク電流

が全ての CMOS LSI のスケーリングを阻害する最も大きな問題である事が広く世界に

認知されるに至った。繰り返しになるが、本研究による 1992 年の発表が世界で初めて、

この問題を指摘し、その後の低電圧回路の研究の端緒となった。 

 

 

5.2. 低リーク回路技術 
 

 前節で述べたように、サブスレッショルド・リーク電流は MOSFET の物理的な特性

によるものなので、従来の CMOS 回路構成を採る限り低減の方策は無い。回路的な対

策のためには、(1)設計上の制約、や(2)LSI 使用上（仕様面）の制約、を伴うものになる。

本節では、本研究を通して提案した基本概念を提示する。これらの概念は、実際に LSI

を試作して検証したものでは無いが、後述するように、その後世界中の研究機関によっ

て改善され、多数の論文の形で発表されている。本論文で提案する基本概念を分類する

やり方には幾つかあるが、ここでは以下のとおりに分類を行う。 

Active

Leakage

Active

Leakage
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(1) 設計上の制約を伴う方法 

 (a) マルチ VT 

 

(2) LSI 使用上の制約を伴う方法 

 (a) 電源遮断 

 (b) 動的な実効 VT可変 

 

(1)設計上の制約を伴う手法は、CMOS 論理ゲートを設計する上で従来とは異なる手法

や注意を要するが、一旦設計してしまった後には仕様面での制約無しに扱う事ができる

方法である。(2)LSI 使用上の制約を伴う手法は、設計上の制約はもちろんの事、使用上

の各種の制約がある方法である。この場合、LSI あるいは内部の機能ブロックの仕様に

従来との違いが明示的に表れる。一般に、(1)の方法は適用範囲が広く、自由度も大きい

が、リーク電流の削減効果は小さく、(2)の方法は適用できる機能ブロックや効果が得ら

れる範囲は相対的に少ないが、削減効果は大きいものである。以下、それぞれについて

基本概念と適用事例について述べる。 

 

5.2.1. マルチ VT  

 

 MPU に代表される論理 LSI を構成する際に、例えばしきい値電圧の低い CMOS ゲー

ト(Low VT セル)としきい値電圧の高い CMOS ゲート(High VT セル)の 2 種類のゲート

を組み合わせる事で、高速性と低リークを両立させるものである（図 5.4(a)）。一般に、

論理 LSI では 1 クロックの間にラッチ（レジスタ）間を信号が伝播して処理を行ってい

く。このラッチ間の遅延時間はチップ内で分布を持ち、その最大のものが動作周波数を

規定する。この最大遅延を有する伝播経路をクリティカルパスと呼ぶ事もある。こうし

た特性を利用して、クリティカルパスを含む遅延の大きな経路(パス)には高速動作をす

る Low VT セルを用い、高速動作が要求されないブロックには High VTセルを用いる事

で、不要なリーク電流を発生させないようにするものである。この方法では、LSI の設

計段階で、各パスのタイミングマージンを見ながら、余裕のあるパスについては High 

VT に置き換えるという設計ツール上の仕掛けが必要になる。この手法によるリーク電

流低減効果は、LSI の種類や設計そのものに依存するところが大である。したがって、
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一般的な効果を定量的に予測する事は困難であるが、20～50 %の削減効果のある事が報

告されている [5]。本研究の過程でマルチ VT に関する特許を出願、取得した [6]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

      (a) マルチ VT         (b) 電源遮断（電源スイッチ挿入） 

図 5.4 サブスレッショルド電流低減法  

 

 

5.2.2. 電源遮断 

 

 例えばしきい値電圧の低い CMOS ゲート(Low VT セル) の電源パスにスイッチを挿

入し、リーク電流を低減する方法である（図 5.4(b)）。スイッチのオン抵抗はインバー

タの MOSFET のオン抵抗に比べて十分低くないと、スイッチ部分の電圧降下によって

速度性能が劣化してしまう。また、スイッチのオフ電流はインバータ単体でのリーク電

流に比べて小さくないと効果が無いので、例えばインバータよりも高い VTの MOSFET

で構成した方が良い。こうした要件を満たすスイッチを各インバータ毎に置いていては、

面積増大を招くので、実際にはある機能ブロック単位でスイッチを置くことが望ましい。

この方式では、スイッチがオフからオンになったときに、インバータの電源 VCL、VSL

が立上るまでに遅延時間が生じるので、高速の応答性を求める用途には不向きである。

したがって、オンする期間、オフする期間、それぞれがある程度長い時間間隔で処理す
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るような場合、例えばスタンバイモードなどで使用するのが望ましい。 

 図 5.5 には、電源遮断の適用例の一つとして、SRAM の情報保持モードでのリーク電

流低減のために、周辺回路の電源を遮断した例を示す [7]。SRAM セルの情報は保持し

たままチップ全体のリーク電流を低減するために、SRAM セルアレーへの給電は遮断せ

ずに、周辺回路への給電のみを遮断している。単一の VT で構成した場合には、チップ

全体のリーク電流は SRAM セルアレーが支配的になってしまうので、例えば前節のマ

ルチ VTと組み合わせて、セルアレーは高い VT、周辺回路でクリティカルパスになる部

分には低 VTを用いるのが効果的である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

       (a) 回路構成               (b) 動作原理 

図 5.5 電源遮断適用例（SRAM 待機時電流の低減）  

 

 

5.2.3. 動的しきい値電圧可変 

 

前節まで述べた方法以外に、MOSFET のしきい値電圧を動的に、あるいは実効的に可

変する事によってリーク電流を低減する方法が考えられる。具体的には、MOSFET の 4

端子（ドレイン D、ゲート G、ソース S、基板あるいはボディ B）の相対的な電圧関

係を可変する事によって実現できる。表 5.1 に N-ch、P-ch MOSFET それぞれに対する

動的な実効 VT可変の基本概念を纏める [8]。この概念は以下に分類される； 
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 (A) ゲート - ソース (VGS) 逆バイアス 

  (A1) ゲート電圧固定 

  (A2) ソース電圧固定 

(B) 基板 - ソース (VBS) 逆バイアス 

  (B1) ソース電圧固定 

  (B2) 基板電圧固定 

(C) ドレイン - ソース (VDS) 電圧低減 

 

 

表 5.1 動的な実効 VT可変  
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(A)はオフ時のゲートとソースの電圧を同じ値にするのではなく、ゲート電圧をソース

電圧よりも低く（N-ch の場合）バイアスする事によって、リーク電流を削減するもの

である。(B)はオフ時の基板電圧をソース電圧よりも低くバイアス（N-ch の場合）し、

基板効果によるしきい値電圧上昇によりリーク電流を削減するものである。(C)はしき

い値電圧がドレイン－ソース間電圧に依存する事を用いて、オフ時にはドレイン－ソー

ス間電圧を減少させてしきい値電圧を上昇させ、リーク電流を削減するものである。こ

れらの各手法によるリーク電流削減効果を0.1ミクロン級のMOSFETで試算した結果を

図 5.6 に示す。(A2)によるリーク電流削減率 rA2 は  
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       (5.3) 

 

と表される。ゲート - ソース間の電圧変調 δ が直接寄与するため、大きな削減効果が

得られる。また、(B1) によるリーク電流削減率 rB1 は 
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と表される。図 5.6 にも示される通り、(A)に比べると効果は小さい。これは基板効果に

よる間接的なしきい値電圧変調だからである。(C)によるリーク電流削減率 rCは 
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と表される。これは、(B)に比べてもさらに小さな値である。リーク電流は 1 章でも述

べたとおり下式で表されるが、これからも VDSの値が熱電圧に近くない限りは削減への

寄与は小さい事が分かる。 
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これらの中では、(A1)が最も削減効果が大きいが、これは式(5.3)～(5.5)の３つの効果が

全て相乗して寄与するためである。(B2)は(B1)に対して若干効果が高いが、これは(C)

の効果が相乗されるためである。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.6 リーク電流削減効果の比較 

 

 

 これらの概念を回路レベルで実現する方法について、代表的なものをいくつか述べる。

図 5.7(a)は(A1)に対応するもので、セルフ リバース バイアスと呼ばれる。低 VT の

MOSFET スイッチ QS を MOSFETT QP と電源の間に挿入する。リーク電流が QS と 

QP に流れると QSで電圧降下が生じ、その接続点の電圧 VDLは電源電圧から δ下がった

値になる（図 5.7(b)）。ここで、δは下式で近似される 

 

 )/( SPTPTS WWLogSVV ×+−=δ       (5.7) 

 

δ の値が大きいほどリーク電流削減効果が大きいので、できるだけ QS の VT を大きく、

ゲート幅 WS を小さくする事が有効である。図 5.7(c)はメモリ LSI のデコーダやドライ

バのような繰り返し回路に適用したものである。メモリでは選択されるのは n 個のドラ

イバのうちの１個である場合が多いので、δは 

Offset Voltage δ (V)

I le
ak

ra
ti
o

1

10-1

10-2

10-3

10-4

(C)

0

(B1)

(A1)

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

(B2)

(A2)

10-5

0.1 μm technology
(L = 90 nm, tOX = 2 nm)
VDD = 1 V
S = 100 mV/decade
K = 0.2 V1/2

2Ψ = 0.6 V
λ = 0.05

Offset Voltage δ (V)

I le
ak

ra
ti
o

1

10-1

10-2

10-3

10-4

(C)

0

(B1)

(A1)

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

(B2)

(A2)

10-5

0.1 μm technology
(L = 90 nm, tOX = 2 nm)
VDD = 1 V
S = 100 mV/decade
K = 0.2 V1/2

2Ψ = 0.6 V
λ = 0.05



105 

 

 )/( SPTPTS WnWLogSVV ×+−=δ       (5.8) 

 

となる。QS のゲート幅は 1 つのドライバのゲート幅と同程度でも構わないので、例え

ば数 100 のドライバが 1 つの QSを共有する場合には 2 桁程度のリーク電流削減効果を

得ることができる [9]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)           (b)            (c) 

図 5.7 低リーク電回路方式；セルフ リバース バイアス（A1） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)           (b)            (c) 

図 5.8 低リーク電回路方式；オフセット ゲート駆動（A2） 
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図 5.8(a)は(A2)に対応するもので、オフセット ゲート駆動と呼ぶ [10]。ゲート電圧を

インバータの電源以上の振幅で駆動する事で、オフ時のリーク電流を削減できる。通常

の論理回路に適用する事は難しいが、先に述べたバス駆動回路やメモリなど、特定の回

路ブロックに適用して効果がある方法である。図 5.8(b)は先の例と同様にメモリの駆動

回路に適用した例である。数 100 の駆動回路に対して１つのスイッチを設け、本手法を

適用する事により、QS の実効的なしきい値電圧が上がる事になるので、より大きな電

流削減効果が得られる [11]。また、図 5.8(c)は DRAM のワード線駆動に適用した例で

あるが、メモリセルのリーク電流削減に効果がある [12]。同様に SRAM のワード線駆

動への適用例も報告されている [13]。 

 図 5.9(a)(b)は(B1)に対応する基板電圧駆動の例である[14]。例えばメモリ LSI の周辺

回路ブロックを 2 つに分け、情報保持モードにおいて、一方の周辺回路 1 は電源遮断を

行い、他方の周辺回路 2 は基板電圧を印加してしきい値電圧を上昇させてリーク電流を

削減している。VBPや VBNは必要に応じてチップ上に設けたチャージポンプ回路で生成

する。MPU などへの適用例も報告されている [15, 16]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

   (a) 回路構成              (b) 動作原理 

図 5.9 低リーク電回路方式；基板電圧駆動（B1） 
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5.3. まとめ 

 

 本章では、LSI のさらなる低電圧化（1V 以下）に向けての最大の課題であるサブスレ

ッショルド・リーク電流を回路的に低減する幾つかの基本概念を提案した。マルチ VT、

電源遮断、動的な実効 VT 可変手段、などである。机上検討や解析を通して、リーク電

流低減に有効な基本概念である事を示すとともに、メモリ LSI への適用例を示した。世

界中の研究機関によって改善され、多数の論文の形で発表されているが、その基本概念

の多くはこの研究によって創出したものである。回路関連の主要国際学会である 

International Solid-State Circuits Conference (ISSCC)、Symposium on VLSI Circuits (VLSI 

Circuit Symp.) での発表例を見てもると、例えばマルチ VT に関しては図 5.10 に示すよ

うに、1995 年以降現在に至るまで毎年のように適用例が発表されてきており、システ

ム LSI 製品実現のための基本技術として定着している事がわかる[17-34]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.10 マルチ VTに関する主な学会発表  
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また、電源遮断技術に関しても図 5.11 に示すように、1995 年以降現在に至るまで毎年

のように適用例が発表されてきており、ほぼ全ての先端 LSI 製品に適用されている[12, 

18-19, 29-33, 35-56]。G-S オフセット駆動技術については、図 5.12 に示すようにオンチ

ップ/オフチップメモリ LSI のワード線駆動（ネガティブ ワード線駆動）や電源遮断ス

イッチの低リーク駆動として広く適用されている[11-13, 54, 57-63]。基板電圧駆動技術

についても、図 5.13 に示すようにオンチップ／オフチップ メモリシステム LSI の待

機時電流低減のための基本技術として広く適用されている[15-16, 33, 39, 43, 48, 64-71]。

これらの事実から、ここで提案した技術の多くが、現在も各種システム LSI 製品の実現

に際して不可欠な技術である事が明らかである。 
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図 5.12 ゲート・ソース オフセット駆動に関する主な学会発表  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.13 基板電圧駆動に関する主な学会発表  
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6. 結論および今後の展望 

 

6.1. 結論 

 

メモリ LSI やシステム LSI の高集積化に伴う諸課題のうち、1.5 V 以下の低電圧動作

で障害となる各種課題を取り上げ、それらを克服する下記の回路技術を開発した。 

 

(1) 高集積 DRAM で顕在化するビット線間干渉雑音のモデル化を行い、解析式を与え

た。センスアンプ増幅時に雑音が増大される機構を解析的に明らかにするとともに、各

種設計パラメータが雑音に与える影響を定量的に予測する事を可能とした。雑音測定用

のセルアレーを設計・試作し、解析と実験結果の良い一致を見た。これらにより、高集

積 DRAM 用メモリセル、およびセルアレーの設計指針を与えた。 

 

(2) 高集積 DRAM の低電圧下での高速・安定動作のために以下の回路技術を開発し

た。 

(2A) セルプレートやビット線のプリチャージレベルなど、メモリセル蓄積電圧の

変動に大きな影響を与える中間電圧発生回路の高精度化、高速応答化、のた

めに、プッシュプル・カレントミラー誤差増幅回路、トライステート・バッ

ファによる中間電圧発生回路を開発した。 

(2B) 低電圧で問題となるチャージポンプ回路でのしきい値電圧降下による電圧ロ

スを回避するために、帰還パスを設けてフルの電源電圧をブースト容量にプ

リチャージする帰還型チャージポンプ昇圧回路を開発した。 

(2C) 低電圧化に伴い顕著となるセンスアンプの初期増幅遅延時間の短縮のために、

マルチ VT、コモンソース線ブースト、ビット線ブーストなどの低電圧セン

スアンプ回路方式を開発した。 

(2D) ビット線と外部との信号授受を高速かつ安定に行うために、分離入出力 I/O

構成と、読み出しゲートの MOSFET とは相補の伝電型の駆動 MOSFET から

なる電流センス回路（I/V 変換器）を組合わせた相補型電流センス回路を開

発した。 
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これら回路技術を実験的に検証するために、1.5 V 64 Mb DRAM を設計・試作し、1.5V

での動作とアクセス時間 70 ns を確認。効果を実験的に検証した。 

 

(3) 電池動作に適する広電圧動作範囲を有する LSI 実現のために、1.5～3.6 V といっ

た 2 倍程度の広い電圧範囲で、速度性能変動少なく動作させるためのユニバーサル電源

回路方式（以下）を開発した。 

(3A) 広い動作電圧範囲での動作を可能とするために、降圧レギュレータとスイッ

チの並列給電パスを設けた２経路給電方式を開発した。 

(3B) 素子の耐圧以上の電源電圧での動作を可能とするために、カスコード接続

CMOS＋クランプ電圧でのバイアスによる高耐圧 CMOS 回路を開発した。レ

ベル変換回路と組合わせた高耐圧出力バッファを設計・試作し、シミュレー

ションで予測した高耐圧性能が実現できる事を確認した。 

これら回路技術を実験的に検証するために、1.5～3.6 V 64 Mb DRAM を設計・試作し、

広い電源電圧範囲にわたって、ほぼ一定のアクセス時間（70 ns）が得られる事を実験的

に検証した。 

 

(4) 大規模な論理 LSI の電力削減のために、LSI の内部バスの振幅を 1 V 以下で動作

させる方式を提案し、それを実現する以下の回路を提案した。 

(4A) 内部電源（VCL, VSL）で動作する低 VT CMOS 駆動回路を開発した。 

(4B) 直流電流の消費無しに VCL（内部高電圧）→VCC（高電圧）、VSL（内部低電

圧）→VSS（低電圧）、の振幅変換（増幅）を実現する対称レベル変換回路

を開発した。 

これらからなる低振幅バス駆動/受信回路を開発し、通常のインバータ構成に比べて約

1/3 程度（0.6 V）の低振幅でも同等のバス伝送遅延が得られる事をシミュレーションに

より確認した。テストチップを設計・試作し、実験的に動作を検証した。 
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(5)サブスレッショルド・リーク電流を回路的に低減するために、以下の基本概念を提

案した。 

(5A) 低 VT CMOS ゲートと高 VT CMOS ゲートを使い分けるマルチ VT CMOS 回路

を創出し、特許化した。 

(5B) 待機時に給電パスを遮断する電源遮断方式を創出し、特許化した。 

(5C) 低 VT MOSFET の実効的な VTを動的に可変する方式として、オフセット・ゲ

ート駆動、基板電圧可変などの概念を創出し、特許化した。 

 

以上、本研究により、1.5 V 以下の低電圧下での高速・安定動作を実現するとともに、

低電圧で顕在化するサブスレッショルド・リーク電流を低減できる基本回路を提案し、

1.5 V 以下の高集積 DRAM やシステム LSI の道を拓いた。 

 

6.2. 今後の展望 

 

 本研究の後、ここで提案した技術や基本概念をもとに、製品適用に向けた様々な技術

開発がなされてきた事は、各章のまとめで述べてきたとおりである。現在使用されてい

るメモリ LSI、システム LSI などに広く適用されている。しかしながら、現在の製品の

ほとんどは、その電源電圧は 1 V 以上であり、本格的なサブ 1 V の時代はこれからと言

う事ができる。これまで、研究レベルではサブ 1 V に向けた様々な発表が行われてきて

いる。ここでは、その内容を概観するとともに、今後 0.5 V 程度の製品実現に向けた研

究の課題と方向性を明らかにする。 

 表 6.1 には、さらなる低電圧化に向けた課題とこれまでに開発されてきた技術を示す。

低電圧での安定動作という面で、サブ 1 V に向けて特に顕在化してきたのが、ばらつき

の問題である。素子寸法の縮小に伴い、物理パラメータのばらつきや不純物ゆらぎが素

子特性の変動に及ぼす影響が大きくなるためである。LSI の回路要素の中で、このばら

つきの影響を最も大きく受けるのが SRAM である。SRAM セルの動作マージンには第

１章で述べたとおり、読み出し時と書き込み時のマージンがあるが、各マージンはメモ

リセルを構成する MOSFET のしきい値電圧に対する感度が高い。SRAM を構成する

MOSFET は最小寸法で構成される事と、システム LSI に搭載される SRAM は大容量化

している事、の 2 つの面から SRAM の全セルに対してマージンを確保するのが、特に
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低電圧下では困難になっている。この問題に対処するため、SRAM セルの動作マージン

それ自体を高めるための回路技術が多く発表されている。また、通常の論理回路でも低

電圧化とともに遅延ばらつきが増大するため、ばらつきを考慮した設計やばらつき耐性

を向上させる技術が必要になってくる。一方、DRAM セルは、蓄積電荷の電荷再分配

によって信号電圧を得るという原理のため、低電圧化に伴って信号電圧を維持するのが

困難になってきている。信号を検出するセンスアンプの感度を世代とともに改善するの

は難しいため、信号電圧を確保するための新しいセル方式が必要とされている。 

 低電圧での高速動作という面では、SRAM の読み出し信号電流を増大させるための

8T SRAM が提案されている。また、LSI 内部の局所的な電源変動（IR ドロップ）を抑

制したり、積極的に変動をキャンセルするための回路技術が必要になる。また、動作電

圧範囲の拡大という面では DVS (Dynamic Voltage Scaling)、DVFS (Dynamic Voltage 

Frequency Scaling)、といった電源電圧や動作周波数を必要な処理能力に応じて適応的に

可変する方式が一部の LSI に適用されており、広い電源電圧範囲で安定に動作させるた

めの回路技術が別の意味でも重要になってきている。さらにはゲート絶縁膜の薄膜化に

伴って増大するゲートリーク電流を抑制する回路技術の開発も重要な課題である。 

 

 

表 6.1 さらなる低電圧化に向けた技術課題と開発技術  

 

 
共通 DRAM SRAM、論理LSI

セル容量の増大
外来雑音耐性の向上
　（少数キャリア注入、α線）

SRAMセル動作マージン
　(Static Noise Margin)向上
α線耐性向上

ばらつき耐性向上

ばらつき耐性向上
　セル駆動技術(SRAM)
ばらつき耐性向上
　CMOS回路技術(Logic)

電荷再分配に起因する
　信号電圧の低下

3T,/2Tゲインセル(DRAM)

アレー雑音の低減
しきい電圧(Vth)ドロップ
　の補償

DRAMセルアレー雑音の解析
三重ウェル基板
Vthドロップ補償昇圧回路
中間電圧の高速駆動回路

センスアンプ高速動作
SRAMセル読出し電流
　の増大

センスアンプ高速化技術
　（ダイナミックブースト）

8T-SRAMセル

相補型電流センス回路
低振幅バス回路(Sub-1V)

電源雑音キャンセル

3
動作電圧範囲
の拡大

性能変化を抑制した
広動作電圧範囲動作化

ユニバーサル電源回路
高耐圧回路技術

DVS/DVFS対応設計技術
高速信号レベル変換

ゲート・ソースの
　オフセット駆動技術
電源遮断技術
しきい電圧ダイナミック
　可変技術
マルチしきい電圧技術

5

ゲート絶縁膜の
薄膜化に伴う
ゲートリーク電流
増大の抑止

ゲートリーク電流
増大の抑制技術

SRAMセルのゲートリーク
　電流抑止

低しきい電圧化
に伴うリーク電流
増大の抑止

No. 本研究後の開発技術

大容量負荷の高速駆動
電源電圧変動の抑止

オーバドライブ電圧
(Vgs-Vth)の少ない
領域での高速化

4

本論分での提案技術項目
技術課題

速度変動の抑制
高耐圧化

大容量負荷の高速信号伝送（信号検出）

待機（情報保持）時の電流抑制
動作電流の抑制

サブスレッショルド電流
増大の抑制技術

1
低電圧での
安定動作

信号対雑音比の確保
（信号量の増大、
  雑音の低減）

2
低電圧での
高速動作
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 表 6.2 には SRAM セルのばらつき耐性を向上させるために、セルの動作マージンを

改善するための回路方式の発表例を示す[1-17]。2004 年以降、プロセスノードで言えば

65 nm 以降で発表件数が増加している事からも 65 nm 以細でより顕著な問題になってい

る事を知ることができる。これらの発表は SRAM セルの読出しマージンや書込みマー

ジンを改善するために、セルアレー電圧を静的あるいは動的に変化させたり、ワード線

の電圧を読出し時と書込み時で変えたり、それらを組合わせたりするものがほとんどで

ある。図 6.1 にその一例を示す。特徴は、(1) 転送ゲートに低しきい値電圧の MOSFET

を使用する、(2)ワード線の非選択時の電圧を VSS以下にする（ネガティブワード線駆動）、

(3)セルアレーの電圧を昇圧する（ワード線の電圧よりも高く設定）、などである。(1)

と(2)によって、非選択時のサブスレッショルド・リーク電流を増加させずにセルからの

読出し電流を増加させる事ができる。また、(3)により読出し時のマージンを増大させる

と同時にセルの読出し電流も増加させる事が可能となる[1,2]。図 6.2 にセルアレーを昇

圧した場合のノイズマージンの改善例を示す[18]。セルアレーの電圧 VDHを上昇させる

のに伴い、ノイズマージンが改善するのが分かる。また、ばらつき耐性の点でも、セル

のしきい値電圧差 δVT がある場合にも、セルアレーを昇圧する事により、ばらつきが

無い場合と同等のマージンを確保できる事が分かる。この例のように、セルの電圧関係

を静的あるいは動的に制御する事により動作マージンを高め、ばらつき耐性を改善する

事が可能である。 

 

 

表 6.2 SRAM セルばらつき耐性向上に関する発表例  
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△
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Renesas 45 4.5M 0.7 ○ ○
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年
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図 6.1 SRAM セルの動作マージン改善例（回路動作原理）  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

    (a) VDH = VDD     (b) VDH = VDD + 100 mV   (c) VDH = VDD + 300 mV 

図 6.2 SRAM セルの動作マージン改善例（アレー昇圧の効果）  
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 DRAM については、低電圧化とともに 1 トランジスタ セルでは動作安定性の確保が

難しくなる事は、その原理上明らかである。特に、システム LSI に混載する大容量のセ

ルとしては、低電圧化とともに特殊なプロセスを用いないセルも望まれている[19]。所

謂ゲインセルは信号を電荷ではなく電流で取り出すために、蓄積容量も小さくする事が

できるとともに、低電圧での動作にも適している。1 トランジスタ セルは面積の点で

ゲインセルよりも有利であるが、信号電圧を確保するためには低電圧化とともにビット

線容量を小さくする必要があり、センスアンプも含めた実効セル面積は増大する。図

6.3 に 1 トランジスタ セルの実効セル面積の電源電圧依存性を示す[18]。電源電圧 1 V

以下で急激に増大しており、0.7 V 以下ではゲインセルの方が面積の点でも有利になる

事が分かる。最近の学会発表でも、ゲインセルの発表が増えてきており[20-25]、今後

0.5 V 程度で動作する高集積メモリとして再度注目を集める事になると思われる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 6.3 DRAM セル実効面積の電源電圧依存性 
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 今後、0.5 V 程度の低電圧 LSI、低電力の LSI を実現するためには、素子レベル（デバ

イス、プロセス）、回路レベル、システムレベル、各レベルでの対策の他に、それぞれ

の協調が重要になると考える。図 6.4 は今後重要になると思われる技術と各レベルでの

協調関係を示したものである。それらの中でも、とりわけデバイス・プロセス技術が重

要である。現在の LSI 製品の主流であるプレーナ型 MOSFET においては、サブスレッ

ショルド係数を表す S ファクタを小さくする事が構造上難しいためである。完全空乏化

SOIやFin FETなどのSファクタを物理的な限界まで小さくできる素子構造の適用が 0.5 

V LSI 実現の大きな鍵を握っている。同時に、マルチ VT を実現できる事が必須条件で

あるのに加えて、プログラマブル VT すなわち VT の値を調整する事ができる機能があ

れば、より粒度の細かいばらつき補正を行うことが可能となる。ゲートリーク電流の低

減のためには、高誘電率絶縁膜いわゆる high-κ絶縁膜などの新材料に期待するところが

大である。また、電源電圧変動耐性を向上させるために、局所的な電源電圧変動を抑制

するためにコンパクトなデカップリング容量が必要となる。回路レベルでは、これまで

研究されてきた各種技術の改良と組合せによる実用性向上が重要となる。また、複数の

電源電圧を高精度・高効率で供給するための電源回路技術（DC-DC 変換回路）の重要

性が増すことになるだろう。システムレべルでは、現状でも行われている電源制御（パ

ワーマネージメント）を応用に応じて適応的に制御する事が重要になるであろう。また、

回路技術との協調による DVS や DVFS をより回路の細かな単位で適用していく事が求

められるであろう。アナログについては、信号処理をなるべくデジタル化する事による

低コスト化、低消費電力化を進展させる必要がある。回路とデバイスの協調の観点では、

VT を静的かつ動的に制御する必要性があるために、素子に VT  調整機能を有すること

が必須となる。また、パッシブなデカップリング容量をさらに進めて、アクティブに制

御する事により電源変動抑制効果をさらに高める工夫が必要になってくるであろう。ま

た、これらの総合的な協調という観点では、素子のばらつきやミスマッチを計測して補

正するキャリブレーション技術がアナログ、メモリ、論理 LSI、全てで不可欠になって

くるであろう。SRAM にマイクロプロセッサを搭載してばらつきを補正する技術も発表

されている [16]。 

 28 nm 程度の最先端 LSI が実用に供せられる今日、さらなる微細化・低電圧化に向け

て、こうした技術開発は今後も盛んに行われていく事であろう。こうした技術の多くが

本研究を通して提案した要素技術や基本概念をベースに成り立っている事はこれまで
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の説明で明らかである。今日の最先端 LSI の実現、さらには今後の本格的なサブ 1V 時

代を切り開くためにも、本研究の果たした役割は大きいという事ができる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 6.4 0.5V LSI の課題  
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