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第1章 序論

1.1 研究背景

1.1.1 ムーアの法則とスケーリング則
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図 1.1:ムーアの法則とマイクロプロセッサ内のトランジスタ数 [1]

2014年 9月に発売された iPhone6のアプリケーションプロセッサA8チップは、20 nm

Complementary Metal Oxide Semiconductor(CMOS)プロセスで 20億個のトランジスタで

構成されている [2]。また 2014年 8月の Intelの発表によれば、2014年末に 14 nm CMOS

プロセスを採用したBroadwell世代のMicro Processor Unit (MPU)を出荷する [3]。1958

年にジャック・キルビーによる集積回路の発明から、50年以上にわたって、集積回路は

量的にも質的にも飛躍的に成長を遂げてきた。図 1.1に、インテルが 1971年に初めて

発表してから現在までのMPU内のトランジスタ数の増加を示す。1965年にゴードン・

ムーアが提言したムーアの法則に従って、トランジスタの集積度は約 2年で 2倍になっ

てきた [4]。
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図 1.2: 2013ITRS Technology Trends

その集積度の飛躍的向上を支えてきたのが、CMOSプロセスの微細化技術である。図 1.2

に示すように、Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor (MOSFET)は、1995年

から 2008年の 13年間に、配線の最小ハーフピッチが 10分の 1に微細化している。単

純に考えると配線間隔が 10分の 1になったときに、同じ面積で比べると 100倍の数の

トランジスタを集積することができる。これは、2年で集積度が 2倍、すなわち 13年間

で集積度が 91倍になるというムーアの法則を技術的に支えているのが微細化技術であ

ることの強い関係性を示唆する。この CMOSプロセスの微細化の指導原理となったの

が、1974年に IBMのロバート・デナードによって提案されたスケーリング則である [5]。

ムーアの法則が経験則であり経済的色合いが濃いのに対し、スケーリング則はMOSFET

の物理的構造を基にした技術的予測である。スケーリング則は、集積度の向上だけでは

なく、回路の動作速度の向上、消費電力の低減を示唆し、そしてそれらはMOSFET微

細化の進展とともに確実に実現されてきた。MPUはプロセスの微細化とともに、その

動作周波数及び演算量を向上させながら、消費電力も低減してきた。同様に、揮発・不
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揮発の各種メモリは、MPUよりも急速なトランジスタ数の増加でその容量を増大させ、

同時に消費電力を低減してきた。40年以上にわたる性能向上により、メインフレームか

らPC、そしてモバイル機器へと半導体は市場を拡大してきた。半導体は図 1.3に示すよ

うに、CMOSプロセスの微細化がコストに対する性能の向上を促し、性能が向上した集

積回路が市場を成長・拡大させてきた。さらに、その拡大された利益を使って、新たに

開発及び設備に投資することで、次世代のプロセスへ移行するという正のサイクルを構

築することで、半導体産業は成長してきた。

図 1.3:半導体産業の生産拡大サイクル [6]

1.1.2 多様化する半導体産業とMore than Moore

図 1.4に示すように、微細化 (More Moore)以外の指導原理として、多様化 (More than

Moore)が新たな半導体成長の軸として 2005年の ITRSロードマップにおいて提案され

た。その背景としては、微細化の限界の到来が色濃くなってきたこと、微細化による純

粋な性能向上だけではカバーできない範囲が増えてきたことが挙げられる。微細化の物

理的限界は、原子の大きさによって律則されるが、近年では経済的限界も看過できない

問題となってきている。図 1.5にCMOSプロセス世代ごとの開発費を示す。プロセス開

発費は、微細化にともない 40パーセントずつ増えてきており、投資対性能向上の効率低

下を招いている。これにより、図 1.3に示した半導体の拡大サイクルが破綻してきてい

る。MPUやメモリのようなデジタル回路においては、微細化することによってその性

能向上を期待できたが、System on Chip (SoC)のような市場が立ち上がってくるととも

に、演算速度や記憶容量といった単一の指標では評価できないことが増えてきた。MPU
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図 1.4:微細化軸と多様化軸 [6]

やメモリにおいては、演算速度と記憶容量が直接付加価値となってきたが、SoCにおい

ては、顧客のシステムや製品またはサービスに付加価値を提供することが求められる。

それ故、SoCの評価指標は、適用先に大きく依存し、多様化が進んでいく。

More than Mooreで定義される多様化とは、図 1.4に示すように、アナログ/RFや受動

素子、電源、センサー/アクチュエータ、バイオチップをチップ上もしくはパッケージ内

に集積化し、半導体が実現し得る機能を増やしていくことで、付加価値を高めていくこ

とである。

新たな機能は、半導体の新しい市場を開拓・成長させ、図 1.6に示すような新たな拡

大サイクルを生み出し、半導体産業のさらなる成長を促す。多様化という新たな軸は、

従来までの微細化だけでなく、デバイス・回路・システムレベルにおけるイノベーショ

ンに投資することにより、新たな機能を生み出し、コストを低下させていく。そして新

機能を有する半導体が、市場を拡大させ、その利益が投資に回る。半導体企業は、自社

の強みを認識し、デバイス、回路設計、システム設計いずれに投資し、成長を目指すの

か決定する必要がある。

多様化の一つの要素として、RF回路の集積化が挙げられる。1990年代の後半に入り、
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図 1.5:プロセス開発費の増加 ( [7]を基に作製)

図 1.6:多様化時代の半導体拡大サイクル [6]

MOSFETのゲート長が 0.5μmを下回ると、MOSFETの遮断周波数 ft = vsat/2πLgに

示すように ft もゲート長の微細化に伴い数十 GHz程度まで向上してきた。こうした

MOSFETの高周波動作化及びCMOSプロセスの低コストという二つの特長は、これまで

化合物半導体やバイポーラトランジスタで実現されてきた高周波アナログ回路をCMOS

プロセスで実現するRF CMOSへの強いモチベーションとなり、現在では、パワーアン

プ等一部を除き、ほぼすべてのRF回路がCMOSプロセスで実現されている。
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図 1.7:世界のGDP及び半導体産業の市場規模

1.1.3 半導体産業のインパクト

半導体産業の重要性について考えたい。図 1.7にWorld Semiconductor Trade Statistics

(WSTS)による半導体産業の市場規模の実測と近い将来の予測 [8]を示す。2013年に半

導体の市場規模は約 3000億ドル、日本円で約 30兆円を超えた（1ドル 100円で計算）。

世界全体で 30兆円の市場規模というのは、特別大きな市場規模というわけではない。同

じ 30兆円程度の規模としては、世界の医療機器市場が挙げられる。もちろんどちらが

より重要な産業であるということは、単純には言い切ることはできないが、半導体産業

の重要性はその裾野の広さにあると言える。

150兆円を超える産業規模をもつエレクトロニクス産業は、その心臓部分が半導体で

あり、電子機器の進化は、半導体の進化に強く牽引されてきた。さらに、400兆円に近

い規模をもつ ITサービスや通信を含む ICT産業も、半導体利用の上に成り立っている。

ただ利用されるだけではない。半導体が製品やサービスの差別化の鍵になっているので

ある。スマートフォンを選ぶ際に、メモリ容量、Central Processing Unit (CPU)のクロッ

ク速度、あるいは付属カメラの画素数が購買の決め手となることは少なくない。半導体

の影響力は、エレクトロニクス産業だけにとどまらず、株式のアルゴリズム取引におい

ては、Field-Programmable Gate Array (FPGA)のようなハードウェアによるミリ秒以下の

取引処理時間が利益に直結する [9]。

半導体産業は、2003年から 2013年までの年平均成長率 (CAGR)は 6.3パーセント程
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度と、おおよそ全世界の国内総生産 (GDP)と同程度の割合で成長している。1995年ま

での 15パーセントを超えるような急激な成長は見られないものの、まだ十分に成長し

ている産業ということができる。今後も順調に成長していくためには、半導体を利用す

る産業の拡大、さらには、半導体の利用範囲の拡大が極めて重要である。

1.1.4 ネットワークにつながる機器の増加

図 1.8: Global Devices and Connections Growth [10]

2014年現在、全てのものをインターネットに接続する Internet of Things (IoT)や機器

同士の通信Machine to Machine (M2M)が、半導体の新たな適用先として期待されてい

る。図 1.8に示すように、今後ネットワークに接続される機器の数は年率 11パーセン

トで増加し、2018年までに 200億台の機器がネットワークに接続されると予想されてお

り、その増加の鍵となるのがM2Mであることがわかる。有線、無線にかかわらず通信

のあるところに半導体は必要不可欠であり、現在、多くの半導体企業が新たな市場を求

めて、M2Mや IoTに向けた製品の研究開発を進めている。

IoTやM2Mは半導体産業に新たな市場をもたらす故に重要であるという見方ももちろ

んできるが、本来的にはネットワークに接続される機器の数が飛躍的に増えることで、社

会がどのように良くなっていくかが最も重要である。これまでネットワークに接続される
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機器の大半は、携帯電話に代表される人と人をつなぐもの、もしくはPersonal Computor

(PC)やサーバーに代表される人と情報をつなぐものであった。つまりほとんどの場合、

ネットワークを流れる情報には人の意志が介在していた。我々は、繋がりたいと思った

ときに、どんなに遠くの人とでもつながることができるし、欲しいと思ったときにすぐ

に所望の情報にアクセスすることができる。現在はまさに過渡期にあると考えられるが、

これからは我々の意志が介在しない情報が急速に増加する。それらの情報は、多くの場

合、大量の一次情報から社会的に価値ある情報へと処理され、私たちの社会へとフィー

ドバックされる。そのインパクトは様々な分野に及び、生活の質の向上、自然環境への

配慮、より安全な社会の実現を可能にする。

1.1.5 ワイヤレスセンサネットワーク

図 1.9: 1年あたりのモバイル用センサデバイス出荷数 [11]

ワイヤレスセンサネットワーク (WSN)は、あらゆる場所にセンサ端末を配置し、無線

通信を通して私たちの周りのあらゆる物理情報を収集しネットワークに上げることで、

現実世界と情報世界を繋ぐインターフェースであり、IoTの基盤となる技術階層である。
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医療や農業・電力といった社会の出口に合わせた情報ネットワークを構築した際に、上

位にクラウドやデータセンター、その下に中継機器を中心とするWSNがあり、実際に

物理情報を収集するのが末端のセンサ端末である。IoTとWSNの関係性で言えば、そ

の範囲は重なり合う。しかし、IoTという文字通りインターネットプロトコル (IP)とい

う条件を考えると、センサネットワークは IPを用いないような、より簡易な通信も許容

する点で、IoTに包含されないようなより末端に近い範囲も存在すると考えられる。

2013年 10月、Tsensors Summitがスタンフォード大学で開かれ、Tsensorsすなわち一

兆個のセンサーが使用される時代へのロードマップが示された。図 1.9に示すように、

2007年から 2012年の間に出荷されたモバイル向けセンサの数は 1000万個から 35億個

まで急激に増加した。引き金となったのは、スマートフォンの爆発的な普及であり、同

じ期間に 3パーセントから 20パーセントにまで普及率が増加し、一つのスマートフォン

に 5つのセンサが搭載されているとすると、数十億個のセンサ数と辻褄が合う。これか

ら 2020年までに、センサの数は 1兆個を超えると予想されており、それを牽引するのが

WSNにおけるセンサ端末である。

&IF

Logic memory

図 1.10:無線センサ端末の機能ブロック

図 1.10にセンサ端末の機能ブロックを示す。センサ端末を動作させるための電力供給

源は、現在は電池を用いることがほとんどであり、電池の出力電圧を安定化かつ電池のも

つエネルギーを効率的に利用するために電源管理回路が用いられる。アプリケーション

に応じて、センサが選ばれ、またそのセンサに応じて微小な出力信号を増幅かつアナロ

グ/デジタル変換するインターフェース回路が用いられる。デジタル化されたセンサデー
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タを一旦保存しておくためのメモリや、簡易な演算を行う信号処理用の Logic回路を備

える。センサデータを中継器まで無線で送信したり、中継器から制御信号を受信するた

めに無線通信回路を用いる。センサ端末は上述したとおり、現実の物理世界と情報世界

を繋ぐインターフェース部分であるために、多くの機能がアナログ回路で実現される。

1.2 研究目的・目標

1.2.1 目的

本研究の目的は、一兆個センサ時代を実現するための無線通信集積回路システムの追

究である。背景で述べたように、一兆個を超えるセンサは、多くの社会問題に関して、

解決策を生み出す可能性を持っている。その一兆個センサ時代を実現するためには、次

項で述べるように数多くの課題が存在する。本研究では、情報を無線でやりとりする際

のインターフェースである無線通信回路、環境に存在するエネルギーからセンサ端末の

電源を作り出すための電源回路、これらのアナログ回路技術が課題解決の鍵となると考

え、研究を進めていく。

1.2.2 一兆個センサ時代に向けた課題

一兆個のセンサというのは大まかな計算では全世界の人間が一人 150個程度のセンサ

に支えられて生活するということであり、センサ端末は、現実世界のあらゆる場所で、

あらゆる物理情報を収集することが求められる。そのような大量のセンサ端末を設置し

WSNを実現するための課題を設置・運用の二つの観点から考え、表 1.1にまとめる。

表 1.1:一兆個センサ時代に向けた課題

設置 運用

センサ端末のサイズ・重量 メンテナンスコスト

環境への影響 無線周波数資源の枯渇

大量のセンサ端末を設置する際、課題となるのが端末のサイズと重量及び環境負荷で

ある。様々な分野において利用されるWSNにおいて、とりわけ医療・ヘルスケア分野

では人の近く、あるいは体表、体内に取り付けられることも考え得る。そのような際に、



1.2. 研究目的・目標 11

センサ端末のサイズ及び重量は、人にストレスを与えないようにするうえで重要な要素

となる。あらゆる場所に大量に配置することを考えると、使用済みのセンサ端末を回収

できないケースも多々出てくると考えられる。それゆえ、センサ端末が環境に残ってし

まった場合でも、環境を汚さないようなセンサ端末が望まれる。

大量のセンサ端末を運用する際の課題として、センサ端末のメンテナンスコスト、無

線周波数資源の枯渇が挙げられる。膨大な数のセンサ端末を管理維持することは、膨大

なメンテナンスコストがかかることを意味する。現在のセンサ端末は、そのほとんどが

バッテリーを搭載することで電力を供給する。180 mWhの電池を使い、平均消費電力が

10µWとき、電池の自然放電を考えないとおよそ二年間に一回の電池交換が必要となる。

一兆個のセンサ端末の電池を交換するとなると、毎年数兆円から十数兆円の規模のメン

テナンスコストが必要となってしまう。

大量の無線端末が無線通信を行うと、無線通信の衝突が起きる可能性が増えてくる。

そのため無線通信が始まって以来、如何に限られた周波数の中で多くの情報量の無線通

信を成立させるかが常に大きな課題であり、その解決のために数多くの無線通信技術が

生み出されてきた。2014年 3月時点において、移動体通信の加入者数は 1.5億人程度で

あり、一人当りの平均トラフィックは上下合わせて 4.4 kbps程度であり、一カ月の上下

合わせたトラフィックの合計は 200ペタバイト程度である。移動体通信が使用している

周波数帯域は 800 MHzから 2.2 GHzのうちの 350 MHz分の帯域幅であり、これだけの周

波数帯域を使用して、200ペタバイトのトラフィックを支えている。

一兆個センサ時代においては、日本において全体で 200億個の無線センサ端末が、セ

ンサ端末一個あたり移動体通信の十分の一程度である平均 440 bpsのを行ったとすると、

一カ月あたり合計 2900ペタバイトのトラフィックが生じる。この現在の移動体通信の

15倍程度のトラフィックを可能にするために、限られた周波数の中から携帯電話以上の

帯域幅を割り当てるのは非常に困難である。さらに、携帯電話に関しては、Orthogonal

Frequency Division Multiplexing (OFDM)や多値変調といった数多くの無線通信技術の適

用によって、現在の無線通信を支えているが、現在の技術を無線センサ端末にそのまま

適用しようとした際には、アクティブ時の消費電力の増加やハードウェアコストの増加

を招いてしまう。このように大量のセンサ端末が生み出すトラフィックの急増が、電波

資源に関する問題をより厳しいものにすることが予想される。
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1.2.3 目標

前項で述べた課題解決に向けて、バッテリーレス化及び、周波数利用効率の高い変調

の適用は有効な手段である。バッテリーレス化は、現在主に電池に使われている環境負

荷の大きいリチウムやニッケルといった金属をセンサ端末から取り除くことができ、環

境負荷低減に大きく貢献する。また、センサ端末を小型化しようとした際のボトルネッ

クの一つが電池の体積であり、その電池をセンサ端末から取り除くことができる。さら

にバッテリーレス化を実現することにより、電池交換の必要が無くなり、膨大な額のメ

ンテナンスコストを削減することが出きる。

周波数利用効率の高い高次の変調は、同じデータ量を送る際に必要となる帯域幅を減ら

すことができる。例えば、2ビットのデータを一つのシンボルとして送信するQuadrature

Phase Shift Keying (QPSK)変調では、1ビットのデータをそのまま送信するBinary Phase

Shift Keying (BPSK)変調に比べて、理想的には半分の帯域幅で同じ通信速度を実現する

ことができる。すなわち、多値化を高めていけばいくほど、必要となる帯域幅を減らす

ことができ、周波数利用効率を高めることができる。

本研究では目標として、無線センサ端末のバッテリーレス化、及び周波数利用の高効

率化を目指す。まず、バッテリー動作を可能にするため、電力供給機能と電源管理機能

を有する電源回路の実現を目指す。そして、その電源回路を使用して動作するような、

低消費電力および高スペクトラル効率のRFトランシーバを実現し、最終的に周波数利

用効率の高いバッテリーレス無線センサ端末を実現することを目指す。これら具体的な

目標を通して、本研究の目的である一兆個センサ時代を切り拓く無線通信集積回路シス

テムを追究していく。

1.3 論文の構成

図 1.11に、本論文の章構成を示す。第一章においては、研究背景、研究目的及びその

達成に向けた目標を述べた。第二章では、本研究の基礎的なアプローチとなる異種機能

集積および階層縦断的アプローチについて述べる。それらアプローチのもと、一兆個セ

ンサ時代に向けて本研究が目指す無線センサ端末及びその端末が構成する無線センサシ

ステムを示す。第三章においては、電力供給及び電源管理の二つの機能に注目し、それ

ら機能を実現する電源回路について述べる。第四章では、無線通信と可変受動素子の二

つの機能に注目し、無線送受信回路及びMEMSインダクタについて述べる。第五章で
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図 1.11:章構成

は、これまでに述べた機能を集積して試作した無線センサ端末について述べ、デモンス

トレーションの結果を示す。最後に第六章において、本論文の結論を示す。
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第2章 センサシステム

2.1 無線センサ端末を含むセンサシステムの概要

2.1.1 センサシステムの構成

表 2.1: EHの比較

Thermal [13] PV [12] RF-EH [17]

条件 970µW 50 nW 1.2µW

面積 6.25mm2 1.62mm2 1.35mm2

電力/面積 155µW/mm2 31µW/mm2 890µW/mm2

出力電圧 Low Low 調整可能

集積化 × ○ ○

まずバッテリーレス化を実現するために、バッテリーの代わりとなる電力供給源が必

要である。本研究では、様々な種類のエナジーハーベスタ (EH)がある中でも、集積化

の観点からRF-EHを選択した。EHは、電池に比べると、出力できる電力が小さく、そ

の出力も不安定であることが多い。それでも、エネルギーを環境から半永久的に採取す

ることができ、電池の交換を不要にするという利点は非常に魅力的である。これまで、

太陽光 [12]、熱 [13]、振動 [14–16]などをエネルギー源として、電力を作り出す EHが

提案されてきた。これらのEHとRF-EHを比較したのが表 2.1である。RF-EHは数マイ

クロワット程度の電力を出力し、またその出力電圧を回路構成によって柔軟に設定する

ことができる。そして、RF-EHの一番の利点は、無線送受信回路や電源管理回路と同じ

チップ上に集積化できる点にある。表 2.1の太陽電池 [12]は、無線通信とは別のチップ

であり、また出力電力も非常に小さい。RF-EHを集積化することにより、オフチップの

部品を減らすことができ、センサ端末のサイズの縮小、さらにはコストの低下につなが
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る。さらに、電力供給機能と他機能を融合することで、無線センサ端末の性能向上を実

現することができると考え、RF-EHを選択した。

, , ,

pH,  etc.

:

&

図 2.1:本研究の無線センサ端末使用イメージ

RF-EHを利用したバッテリーレス無線センサ端末の使用イメージを図 2.1に示す。現

在、小型の電子機器の充電は、ケーブル接続から徐々にQiのような電磁誘導タイプの

無線給電による充電に移り変わってきている。しかし、充電においてケーブルからは開

放されたものの、まだ決まった場所に機器を置かなければならないという制約がある。

近い将来にそのような電磁誘導タイプの制約を取り払う電波で無線給電する日がやって

くると考えており、そのような際には、図 2.1に示すように、部屋に一台電力スタンド

となる親機が置かれ、その親機が同時に現在の無線 LAN ルーターのような役割を果た

すと考えている。現在、実際に電波を使って 10 m弱離れた電子機器を充電する技術が

OSSIA社によって開発されている。

このような使い方から、親機 1台に対して無線センサ端末N台がつながる 1対Nのス

ター型のネットワークトポロジを想定する。下り方向では、電力、センサ端末の認証及

び制御信号、そしてキャリア信号をセンサ端末に送り、上り方向では、センサ端末が採

取したセンサデータを親機に送信するようなシステムを考える。さらに親機が採取した

データをクラウドに上げることで、センサ端末のデータを保管、処理でき、一次データ

から価値あるデータへの変換を可能にする。スター型の利点として、全ての無線センサ

端末が親機と無線通信を行うので、比較的電力やサイズに余裕のある親機に技術的負担
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図 2.2:本研究における無線センサシステムのブロックダイアグラム

図 2.2に、無線センサ端末の構成ブロックを示す。本研究ではバッテリーレス化を実

現するために、電池の代わりに RF-EHを利用しており、RF-EHからの電力を一旦スト

レージ用キャパシタに蓄え、ある一定以上のエネルギーが充電された後に、そのエネル

ギーを使用して、センシング、無線通信を行う。電源管理回路は、充放電の制御および無

線送受信回路への安定な電源の供給を行う。センサで取得したデータは、デジタル信号

に変換した後、デジタル信号処理をし、無線送受信回路へベースバンド信号として出力

される。センサデータを一時的に保存するための、メモリも用途によっては必要となる。

本研究においてストレージ用キャパシタは、積層セラミックコンデンサを利用する。

積層セラミックコンデンサの寿命は定格の範囲内で利用する限り非常に長い。ストレー

ジ用キャパシタとして利用する際、印加電圧は 2 V以内、充放電の電流も 1 mA以内で

あり、温度条件を 40度したときでも、約 5万 6千年程度という計算結果が経験式 (2.1)

から得られる [18]。

LN = LA

(
VA

VN

)N

2(TA−TN)/θ (2.1)

ここでLNは標準時の寿命、LAは加速時の寿命で 1000時間、VNは標準時の印加電圧で
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2 V、VAは加速時の印加電圧で 20 V、TNは標準時の温度で 40度、TAは加速時の温度で

85度、Nは電圧加速定数で 4、θは温度加速定数で 8とした。また、充放電を繰り返し交

流電流が流れることでコンデンサの温度が上昇すると、寿命に関係してくるが、1 mA程

度の電流ではほとんど温度は上昇しないため、寿命には影響を及ぼさないと考えられる。

2.1.2 センサシステムの動作

#2

#3

#1

親機

RX

RX

RX

&TX

OOK
( )

CW
( )

CW
( )

OOK
( )

CW
( )

RX

Standby

Standby

RX

RX

図 2.3:無線センサシステムのタイミングチャート

図 2.3に、無線センサシステムのタイミングチャートを示す。上から親機、3つのセン

サ端末の状態を示している。親機は、出力している信号の状態、センサ端末は、蓄えら

れているエネルギーの状態をそれぞれ示している。センサ端末は、充電、受信 (RX)、セ

ンシングかつ送信 (センサ& TX) の大きく三つの状態に分けることができる。充電時に

は、親機はContinuous Wave (CW)信号を送信し、各センサ端末の充電を行う。次に、セ

ンサ端末は、親機から送信される ID認証データ及び制御信号を受信、復調することで、

動かす端末及び端末の設定が決定される。図 2.3では、#１の端末が最初に動作し、セン

シングを行い、取得したデータを順次親機に送信していく。
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2.2 目標仕様

表 2.2に、本研究の無線センサシステムの目標仕様を示す。本研究の目標は、バッテ

リーレスかつスペクトラル効率の高い無線センサ端末の実現であることを第一章におい

て述べた。その目標から、詳細な仕様に落とし込んだものが表 2.2である。ただし、無

線センサ端末を使用する用途が決まらないと決定できない項目も存在する。本研究にお

いては、様々な用途に対応できるよう柔軟性をもつ仕様に設定する。

無線通信に関する目標仕様は以下のとおりである。下り方向は、制御データや ID認

証データ等なので、比較的低速でも問題ない。一方で上り方向は、様々な種類のセンサ

データを扱うことを考慮し、最大で 10 Mb/sと設定する。最大通信距離は、最大で 7 m

程度とする。バッテリーレス無線センサ端末においては、低消費電力化の要求が厳しい。

さらにバッテリーレス化の促進する小型化およびメンテナンスフリー化は、人の周囲の

情報をセンシングする際に、より有効であると考えられる。それゆえ本研究では、ボディ

エリアやパーソナルエリアといった通信距離の短いところから研究を始める。動作周波

数帯は、端末のサイズと通信距離によって柔軟に対応することを目指す。アンテナサイ

ズは端末サイズを決定するうえで支配的な要因であり、周波数が高いほど波長が短くな

り小型化が可能である。一方で、通信距離は周波数が低いほど伝搬損失が小さくなるた

め、長距離の通信を実現することができる。変調方式は、下り方向は比較的低速である

ため、スペクトラル効率が低くても、占有する周波数帯域はそれほど大きくならない。

そのため、センサ端末側での復調が容易なOn Off Keying (OOK)変調を用いる。上り方

向は、最大で 10 Mb/sと高速であるため、スペクトラル効率の高い変調が必要である。

表 2.2:無線センサシステムの目標仕様

最大伝送速度　 下り:100 kb/s,上り:10 Mb/s

最大通信距離（最大動作可能距離） 　 7 m

動作周波数帯 5.8 GHz, 2.4 GHz, 900 MHz帯

変調方式　 下り: OOK,上り: n-PSK, n-QAM

最大スペクトラル効率　 下り: 0.5 b/s/Hz,上り: 4.0 b/s/Hz

最大ストレージ容量　 100µF

最小センサ端末サイズ 0.1cm3



20 第 2章 センサシステム

本研究では、上り方向の変調方式をBPSKから 64-QAMまで対応することで、スペクト

ラル効率を高めると同時に、通信経路の状態によるSignal Noise Ratio (SNR)の変化に柔

軟に対処できるようにする。下りおよび上り方向の変調方式から、それぞれ最大のスペ

クトラル効率は 0.5 b/s/Hzおよび 4.0 b/s/Hzとなる。

利用可能エネルギーは、ストレージ用キャパシタに蓄えられるエネルギーによって決

まるので、キャパシタンス (Cstorage)を大きくすればするだけ、増やすことができる。本

研究では、端末サイズを考慮し、2.0 mm×1.2 mm×1.2 mmのチップキャパシタの 100µF

を上限とする。例えば、このキャパシタを 1.2 Vまで充電した後、0.65 Vに電圧が下がる

まで放電するとき、約 51µJのエネルギーを使用することができる。51µJのエネルギー

は、5 mWの消費電力で 10 ms無線センサ端末を動作させることができるエネルギーで

ある。本研究においては、無線センサ端末の消費電力のうち多くを占める無線送受信回

路の消費電力を、従来の回路よりも飛躍的に小さくすることができるので、100µFは十

分な静電容量であると言える。さらに用途によって、ストレージ用キャパシタの大きさ

を適切に選ぶことも可能である。センサ端末サイズは、あらゆる場所に設置できるとい

うことを考慮し、最小で 0.1cm3を目指す。

2.3 本研究のアプローチ

2.3.1 異種機能集積および階層縦断

目標である無線センサ端末のバッテリーレス化および周波数利用効率の向上を目指し、

異種機能集積および階層縦断的アプローチを、課題解決に向けた基本的なアプローチと

する。異種機能集積では、多様な機能が集積化されることで、機能同士の融合を促し、

相乗的な性能向上を実現することで課題解決を図る。またシステム、アーキテクチャ、

トランジスタ回路、デバイスと階層縦断的にアプローチすることで、本研究の中心とな

る回路階層だけでは解決困難な課題やトレードオフに対して、有効な解決策を講じるこ

とができる。

様々な機能のデジタル回路を集積することは、これまで多くのSoCで行われてきたこ

とであり、モジュラー型の集積回路開発になりがちである [19]。モジュラー型は機能同

士のインターフェースが決まっており、機能を効率的に増やしていくには最適であるが、

機能同士は独立しており相乗効果を生み出さない。それゆえ本研究においては、ロジッ

ク、メモリ、センサとそのインターフェースといった機能については、集積回路の試作
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は行わず、現在ある製品を利用する。センサ及びインターフェースは、アナログ回路を

含むが、どのようなセンサを使用するかはアプリケーション次第であり、センサを決定

すると用途が限られてしまう。

本研究では、特定のアプリケーションに絞り込まず、無線センサ端末の共通の基盤とな

る機能に注目する。無線通信、インピーダンス整合、電力供給および電源管理は、様々な

アプリケーションに対して共通の基盤となる機能である。本研究ではこれらの機能を集

積化し、融合することで、無線センサ端末の性能向上、新たな付加価値の実現を目指す。

2.3.2 本研究における三つの提案技術

B: F:

& &

Z &

System

Architecture

Circuit

ZDevice

BB, F

F

図 2.4:各提案技術における機能の組み合わせとアプローチを行う階層

図 2.4に、本研究において提案する三つの技術について、その機能の組み合わせおよ

びアプローチを行う階層を示す。本研究の中心的な技術であるキャリア供給変調技術は、

低消費電力化および高スペクトラル効率化を実現することで、バッテリーレス化および

周波数利用効率の向上に貢献する。通信開始検知電源管理技術は、充電効率の向上およ

び充電されたエネルギーの利用効率を向上させることで、バッテリーレス化に貢献する。

チューナブルインピーダンス整合回路技術は、動作周波数帯域を拡大することで、幅広

い周波数の中から最も有効活用できる周波数を選ぶことを可能にし、周波数利用効率の

向上を狙う。

キャリア供給変調技術では、電力供給と無線通信機能を融合し、システムからトラン

ジスタ回路レベルまで縦断的に取り扱うことでバッテリーレス化および周波数利用効率

の向上を図る。無線通信機能と電力供給機能を集積化する一番の利点は、電力源を本来

の目的である電力供給以外にも再利用できる点にある。本研究では、RF-EHが電力供給

の機能を担っており、その電力源は電磁波である。この電磁波を無線通信に再利用する
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ことで、無線送受信回路の低消費電力化を実現したのが、Radio Frequency Identification

(RFID)で用いられるバックスキャタリング技術である。リーダーデバイスから出力され

るRF信号の反射の有無によって、情報をリーダーデバイスに送信する技術であり、RF

信号を無線通信用のキャリア信号として再利用していると考えることができる。しかし、

従来のバックスキャタリング技術では、OOK変調と同等の 0.5 b/s/Hz程度のスペクトラ

ル効率となってしまう。キャリア供給変調技術では、システムレベルにおいて給電用RF

信号をキャリア信号として利用し、さらにアーキテクチャレベルにおいて、PLL-less構

成および中間周波数帯における直交変調を行う構成をとる。そしてトランジスタ回路レ

ベルにおいて、低電源電圧動作、高周波で動作する回路を最小限にし、極力パッシブ型

回路を利用する。以上の異種機能集積および階層縦断的アプローチにより、低消費電力

化を実現しつつ、さらに高スペクトラル効率を達成する送信回路を実現する。

通信開始検知電源管理技術では、電力供給機能と電源管理機能を融合し、システムか

らトランジスタ回路レベルまで縦断的に取り扱うことでエネルギー利用効率および充電

効率の向上を図る。システムレベルにおいて、給電用RF信号の停止を通信開始の合図

として利用することで、無線センサ端末と親機の間で、非常に簡易ではあるが情報のや

りとりを可能にし、無線センサ端末で閉じた電源管理だけでなく、親機とのタイミング

を考慮した電源管理を実現する。アーキテクチャレベルにおいては、充電電圧を検知す

る回路とRFシグナルディテクタ (RF-SD)の双方を搭載することで、上記の動作を可能

にする。トランジスタ回路レベルにおいては、RF-EHを RF-SDの整流回路として再利

用し、また充電電圧を検知する回路を用いてRF-SDを起動する。以上により、RF-EHに

よる充電効率および充電されたエネルギーの利用効率を向上することができる。

チューナブルインピーダンス整合技術では、インピーダンス整合と可変受動素子を融

合し、回路とデバイスの階層を縦断的に取り扱うことで、動作周波数帯域の拡大を図る。

CMOSプロセスだけでなくMEMSプロセスを用いることで、低損失な可変受動素子の

実現が可能であり、それを利用してインピーダンス整合回路を構成することで動作周波

数を可変できるチューナブルインピーダンス整合回路が実現できる。
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第三章では、電源回路すなわち電力供給機能および電源管理機能を実現する回路部分

について設計、試作評価結果を述べる。まず、バッテリーレス化の鍵となるRFエナジー

ハーベスタについて、その動作原理、性能指標を述べたのち、チップ試作にさきがけて

動作確認のためにディスクリート部品で試作したRF-EHについて述べる。次に、65 nm

Si CMOSプロセスで試作を行った電源回路について、全体構成、目標仕様、各回路の設

計、試作評価結果を示す。最後に、180 nm Si CMOSプロセスで試作を行った電源回路

について、異種機能集積の視点から、設計、試作評価結果について述べる。

3.1 RFエナジーハーベスタ

3.1.1 RFエナジーハーベスタの動作原理

RFエナジーハーベスティングとは、空間中の電磁波から直流電力を作り出す技術を

指す。本研究では、リーダーデバイスが出力するRF信号から直流電力を取り出すRFエ

ナジーハーベスタ (RF-EH)を用いることで、バッテリーレス化を実現する。RF-EHはア

ンテナ、インピーダンス整合回路、整流回路で構成される。それゆえ、アンテナとイン

ピーダンス整合回路を無線通信回路と共用することができ、整流回路をチップ上に加え

て集積するだけでRF-EHを実現できる。

図 3.1に、RF-EHで用いられる整流回路の基礎的なトポロジーとなっているディクソ

ン型チャージポンプ (CP)回路 [20]を用いたRF-EHの回路図を示す。本来ディクソン型

CP回路はフラッシュメモリ等の書き込み用の高電圧を作り出すための昇圧回路として

提案、研究されてきた。昇圧動作においては入力するクロック信号はグランド電位から

電源までフルスイングの矩形波信号を用いる。その代わりにアンテナで受信するRF信

号を入力クロックとすることにより、整流動作および昇圧動作を実現し、RF信号から直

流電力を取り出すことができる。

図 3.1に示すように、CP回路はキャパシタとダイオード接続されたトランジスタから
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図 3.1: RF-EHの動作原理

構成される。図 3.1の CP回路はシングルエンド型の回路であり、二つのトランジスタ

(M1とM2)と二つのキャパシタ (C1とC2)で、1段のステージを構成する。そして、そ

のステージをN段つなげることにより、出力電圧を高めることができる。

図 3.1に示すように、アンテナから入力されたRF信号はインピーダンス整合回路 (Z-

match)を通り、CP回路にクロック信号 (IN RF)として入力される。一段目に注目すると、

IN RFが下側に振れているときに、M1のダイオードがオンになり、電流 I1がC1を充電
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する。次に、IN RFが上側に振れると、C1に充電された電荷が、IN RFの電圧上昇に伴

い、M2のダイオード電流 I2としてC2へと移される。一段目の出力は、C2に充電され

た電圧であり、図 3.1に示すように直流電圧となる。このようにしてRF信号から直流電

力を取り出すことができる。さらに二段目のステージは、この直流電圧を始点として、

上記の動作を繰り返す。それゆえ一段目は始点がグランドであったが、二段目は前段の

出力する直流電圧に上乗せした出力電圧を得ることができる。これをN段繰り返すこと

により、直流電圧を適切な電圧まで昇圧することができる。

3.1.2 RFエナジーハーベスタの性能指標

RF EH

RS

PS_AV

IOUT

V
O

U
TRL

CL

IL

図 3.2: RF-EHの電力変換効率

RF-EHの性能指標は、究極的にはRF電力からDC電力への電力変換効率に集約され

る。電力変換効率 (Σ)は式 (3.1)のように表せる。

Σ =
VOUT IOUT

PS AV

(3.1)

ここで VOUTはRF-EHの出力電圧、VOUTは出力電流、PS AVはアンテナ出力における有

能電力である。電力変換効率の各パラメータを図示したものが、図 3.2である。電力変

換効率とは、負荷で消費される電力をアンテナから取り出し得る最大電力で割ったもの

である。

最小受信感度 (PS MIN)は、負荷と出力電圧の条件で規定した入力電力を規定した際の

電力変換効率である。本研究では、RF-EHを使用して一旦ストレージキャパシタを充電
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する。その際に、充電電圧をモニターする回路やリーク電流などが、RF-EHの負荷とな

る。さらに、十分なエネルギーを確保するために、ある一定以上の電圧まで充電する必

要がある。このように、負荷条件と所望充電電圧が決まっている際には、その条件を満

たす最小の受信電力すなわち最小受信感度が存在する。最小受信感度が小さければ小さ

いほど、伝搬損失を大きくできるので、RF-EHの動作可能距離を拡大することができる。

3.1.3 ディスクリート部品によるRF-EHの試作

C
para

L
S

SBD

Z-match

R
L

図 3.3:ディスクリート部品で構成したRF-EHの回路図

RF-EHをチップ試作する前に、ディスクリートの部品を用いてRF-EHの試作を行い、

その動作及び性能の確認を行った。図 3.3に試作したRF-EHの回路図を示す。ディスク

リート部品で RF-EHを構成する際には、整流回路にトランジスタではなく、ショット

キーバリヤダイオード (SBD)を利用する。その他は 1005サイズのチップ部品を、ポン

プ用のキャパシタ、インピーダンス整合用のインダクタとして用いる。図 3.4に、試作

したRF-EHの写真を示す。SBDは、二つのダイオードを直列に接続したものを一つの

パッケージに入れたものを使用おり、一段構成のRF-EHであれば、比較的小面積で作る

ことができる。

SBDは、他のダイオードに比べて閾値電圧が低く高周波特性も良好であることから、

RF-EHを構成する整流素子として利用されてきた。図3.5に、試作において使用するSBD

の直流特性を示す。閾値電圧は約 0.25 V程度である。シミュレーションは、提供されて
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図 3.5:ショットキーバリヤダイオードの直流特性

いるダイオードモデルパラメータを用いて行い、比較的測定結果と一致していることが

わかる。今回使用する SBDは約 6 GHzの周波数まで利用可能である。

ディスクリートでRF-EHを構成する際、調整できる素子パラメータが少ない。図 3.3

において、インピーダンス整合回路のLsのみパラメータを変えることによって、RF-EH

の電力変換効率を向上させることができる。ポンプ用のキャパシタンスも変えることは
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図 3.6: RF-EHの出力電圧対インピーダンス整合回路の Ls

できるが、ある一定以上のキャパシタンスの値を選んでいれば、RF-EHの性能に影響を

及ぼさない。図 3.6に、Lsを変化させたときの出力電圧の測定結果を示す。このときの

負荷は 10 MΩで、2.4 GHzのRF信号の入力電力を−9.4 dBmから−0.4 dBmまで 3 dBず

つ変えたものである。ローパス L型のインピーダンス整合回路において、Lsが 2.7 nHの

ときに最も出力電圧が高くなる。負荷は一定であるので、電力変換効率においてもこの

ときが最大である。
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図 3.7:ディスクリートRF-EHの周波数特性

図 3.7にディスクリート RF-EHの周波数特性の測定結果を示す。上記の Lsの測定結
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果を踏まえ 2.7 nHのインダクタンスを用い、入力電力を−3.4 dBm、負荷を 10 MΩとし

て、測定を行った。試作した RF-EHは 2.4 GHz帯を狙って設計したものであり、狙い

通りの周波数帯でピークを持っていることがわかる。シミュレーションは、Ls =5.1 nH,

Cpara =0.4 pFとしたときのものであり、比較的よく一致している。測定の際の実際のイ

ンダクタンスはワイヤーボンディングの寄生インダクタンスがついて 2.7 nHよりは大き

くなるはずなので、シミュレーション値とのずれは妥当である。
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図 3.8:ディスクリートRF-EHの出力電圧対入力電力

1.0E-09

1.0E-08

1.0E-07

1.0E-06

1.0E-05

1.0E-04

1.0E-03

1.0E+001.0E+011.0E+021.0E+031.0E+041.0E+051.0E+061.0E+071.0E+081 10 100 1k 10k 100k1M10M100M

RL (Ω)

1m

100μ

10μ

1μ

100n

10n

1n

 (
W

) -0.4dBm

-3.4dBm

-6.4dBm

-9.4dBm

図 3.9:ディスクリートRF-EHの出力電力対負荷抵抗RL
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図 3.8に出力電圧対入力電力の測定結果を示す。測定は、RF信号の周波数を 2.4 GHz、

負荷を 10 MΩとして行った。入力電力の増加に従い出力電圧は大きくなり、−6.4 dBm

の入力電力のとき、出力電圧が 0.56 V程度であった。図 3.9に、出力電力対負荷抵抗RL

を示す。負荷抵抗がどのような値を取った時に、出力電力が最大になるか、すなわち電

力変換効率が最大になるかを示しものである。入力電力を−9.4 dBmから−0.4 dBmま

で 3 dBずつ変えてプロットしたものであり、測定周波数は 2.4 GHzである。入力電力に

よってピークの負荷抵抗は異なり、おおよそ数キロΩから数十キロΩにピークを持つ。

ピーク電力変換効率は入力電力の小さい方からそれぞれ、0.5 %, 3 %, 11 %, 20 %である。

入力電力が小さくなると整流回路に入力される電圧振幅も小さくなり、それゆえSBDの

閾値による損失が相対的に大きくなるため、電力変換効率が悪くなると考えられる。

ディスクリート部品でRF-EHを構成し、その基本動作を確認することができた。ただ

し、ディスクリート部品では、調整できるパラメータが少なく、RF-EHのステージ数も

増やしづらい。集積回路上でRF-EHを構成することにより、ディスクリートでは調整す

ることがきなかったダイオードのサイズ、ステージ数さらには回路構成等を変化させる

ことができるようになる。また第二章で述べたように、電源管理回路とRF-EHを集積化

することで、機能同士の融合を促進し、性能向上を実現することができる。次節より、

集積回路で試作するRF-EHおよび電源管理回路について述べる。

3.2 電源回路試作 (CMOS 65 nm全体チップ)

3.2.1 電源回路の構成と動作

図 3.10に電源回路の全体構成を示す。電源回路は、RF-EH、ストレージ用キャパシタ、

電源管理回路の構成ブロックであるヒステリシスコンパレータ (H-CMP)、リーク電流抑

制スイッチ (SW)、low dropout regulator (LDO)で構成する。RF-EHにはインピーダンス

整合回路は必要不可欠であるが、インピーダンス整合回路は送信回路、受信回路とも共

用するために、電源回路には含めない。

電源回路は、図 3.10の上部に示すデューティサイクル動作 [21–23]を実現する。動作

としては、RF-EHがストレージ用キャパシタを充電し、充電された電圧をH-CMPで常

にモニターしている。充電時には SWはオフ状態であり、LDOのパストランジスタを

流れるリーク電流を抑制する。充電された電圧が、H-CMPの上昇方向のしきい値電圧

(VCMP U)を超えると、SWおよび LDOがオンとなり、受信回路 (RX)や送信回路 (TX)に
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図 3.10:電源回路の全体構成 (65 nm全体チップ)

安定した電源電圧 (VDD)を供給する。ストレージ用キャパシタのエネルギーを使用して、

充電電圧が下がっていき、H-CMPの下降方向のしきい値電圧 (VCMP L)を下回ると、SW

と LDOの双方がオフとなり、強制的にRXや TXをオフ状態にする。

本電源回路は、これまでに発表されたRF-EHを含む電源回路 [21–23]を基に構成した。

構成自体は従来と同様であるが、次項で述べるように LDOの入出力電圧やH-CMPのし

きい値といった各種仕様を、従来のものよりもさらに低消費電力化およびエネルギー利

用効率向上を実現できるよう設定し、それを各コンポーネント回路レベルで実現する。

3.2.2 電源回路の目標仕様

表3.1に電源回路の目標仕様を示す。RXおよびTXの低消費電力化を実現するために、

本来Si CMOS 65 nmプロセスのトランジスタの電源電圧は 1.2 Vであるが、半分の 0.6 V

をRXと TXの電源電圧として設定する。すなわち LDOの出力電圧は安定した 0.6 Vの

出力を目指す。LDO動作時の消費電流は 10µA以下とし、RXおよび TXの消費電力と

比べて十分小さくすることを目指す。

式 (3.2)と (3.3)に示すように、LDOの最小入力電圧である VLDO MIN INおよび上昇方
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表 3.1:電源回路の目標仕様

LDO出力電圧 (OUTLDO)　 0.6 V

LDO消費電流　 10µA

LDO動作最小入力電圧 (VLDO MIN IN) 0.65 V

LDO動作最大入力電圧 (VLDO MAX IN) 1.8 V

H-CMP上昇方向しきい値電圧 (VCMP U) 1.2 V

H-CMP下降方向しきい値電圧 (VCMP L) 0.5 V

最小受信感度におけるRF-EH出力電圧 1.2 V

充電時消費電流 (RF-EHの負荷電流) 100 nA

RF-EH最小受信感度 −12 dBm

親機の送信電力　 36 dBm EIRP

向のH-CMPのしきい値である VCMP Uは、利用可能エネルギー (EAV)とそのエネルギー

の利用効率 (ξE)を決定する要素である。

EAV =
1

2
Cstorage

(
V 2
CMP U − V 2

LDO MIN IN

)
(3.2)

ξE =
2OUT LDO

VCMP U + VLDO MIN IN

(3.3)

まずVLDO MIN INに関して、VLDO MIN INはできるだけ小さくすることでEAV、ξE双方とも

に向上させることができる。それゆえ LDOの出力電圧 0.6 Vに極力近づけ、VLDO MIN IN

を 0.65 Vと設定する。最小のドロップアウト電圧が 50 mVとなるが、本研究では RX、

TXともに消費電力が小さいので比較的小さいパストランジスタのサイズが許容される。

次に VCMP Uに関して、VCMP Uを高く設定することにより、EAVを大きくすることがで

きる一方、二つのデメリットが生じる。一つは、VCMP Uを高くすることは、すなわち

RF-EHの出力電圧も高くしなければならないことに繋がり、RF-EHの充電効率の低下

を招く。もう一つは、式 (3.3)に示すように、VCMP Uを高くすると、エネルギーの利用

効率が低下してしまう。これは、LDOにおけるドロップアウト電圧の平均が VCMP Uと

ともに高くなってしまい、LDOのパストランジスタで消費される電力が増えてしまうこ

とに起因するものである。それゆえ、VCMP UはEAVと ξE双方のバランスを取り、1.2 V

と設定する。VCMP Uが 1.2 V、100µFのCstorageを用いたとき、EAVは 51µJであり、そ
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のとき ξEは 65 %程度である。LDOの最大入力電圧 (VLDO MAX IN)は、VCMP Uの値から

余裕をとり 1.8 Vと設定する。LDOが動作できる間は LDOをオフ状態にしたくないの

で、下降方向のしきい値電圧 (VCMP L)は、VLDO MIN INの値から余裕をとり 0.5 Vと設定

する。
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図 3.11:RF-EH最小受信感度に対する動作可能距離 (親機の送信電力 36 dBm EIRP)

RF-EHは、最小受信感度の−12 dBmのときに、負荷電流 100 nAを駆動し、1.2 V以

上を出力することを目指す。RF-EHの最小受信感度は、ある出力電圧と負荷電流を満

たす最小の入力電力である。ここで、ある出力電圧とは、しきい値電圧 VCMP Uであり、

RF-EHは、ストレージ用キャパシタの電圧が 1.2 Vを越えるように充電しなければなら

ない。またRF-EHの負荷電流とは、充電時の消費電流であり、H-CMPの消費電流およ

び SWを流れる LDOのリーク電流の合計である。RF-EHの出力電力は、非常に小さい

ために、充電時の消費電流を非常に小さくする必要があり、消費電流 100 nA以下を目指

す。最小受信感度の−12 dBmは、第二章で述べた目標仕様である通信距離から決まる。

図 3.11に示すように、900 MHz帯において親機の送信電力が 36 dBm EIRPのとき、伝

搬距離 7 mの損失から RF-EHの入力電力を求めることができる。このときの入力電力

が、7 mの動作可能距離を満たす最小受信感度となる。動作可能距離は、900 MHzのと

きが最も長い。5.8 GHzを利用する際は同じ最小受信感度でも、その距離は約 1 m程度

になる。

RF-EHのシステム全体の各種効率を図 3.12に示す。親機送信効率は、親機が 1 W (4 W
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図 3.12:RF-EHシステムの各種効率

EIRP)出力するために消費する電力であり、研究レベル [24]では 27 %程度、製品レベル

では 10 %程度である。伝搬損失により、効率は著しく低下するが、センサ数がN個にな

れば効率もN倍になり、さらにアンテナ利得分だけ効率は上昇する。RF-EHの充電効率

は、RF-EHの回路構成によって決まり、文献 [22]では 5 %程度の充電効率を実現してい

る。電源回路の目標仕様で述べたように、ストレージ用キャパシタに蓄えられたエネル

ギーの利用効率は、LDOのパストランジスタにおいてドロップアウト電圧分損失が生じ

るため、65 %となる。センサ端末で利用可能なエネルギー 33µJのために、3.7 Wの電力

で 17秒間すなわち 62.9 Jのエネルギーを使用し親機は充電を行う。もし、親機一台に対

してセンサ端末が一つしか存在しなかったとすると、33µJを 62.9 Jで割り、RF-EHシス

テム全体の効率は 200万分の 1程度となる。

RF-EHシステム全体の効率は低く、一兆個センサ時代において RF-EHシステム全体

の電力消費量が問題となる可能性がある。一兆個センサ時代、日本全体で 180億個程度

のセンサ端末が存在し、仮にそれらをすべて RF-EHのシステムで動作させようとした

とき、一台の親機が対応するセンサ端末数によって、システム全体の電力消費量が計算

できる。図 3.13に、センサ端末数を 180億個で固定し、一台の親機が対応するセンサ端
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末の個数を変えた時にRF-EHシステムの電力消費量がどの程度の規模になるかを示す。

親機の消費電力は 10 Wとした。仮に一台の親機で 10個程度のセンサ端末しか対応しな

いときには、RF-EHシステムの総電力消費量は現在の日本全世帯の電力消費量と同程度

となる。また、親機の対応するセンサ端末数が 300個程度となったときには、10 W程度

の消費電力をもつ無線 LAN 親機の日本全体の電力消費量と同程度となる。一世帯に無

線 LAN の親機が一つあるように、本研究の親機も一世帯に一台から一人一台程度の割

合で多数のセンサ端末をカバーすることで、RF-EHシステム全体で見てもリーズナブル

な電力消費量となる。
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図 3.13:一兆個センサ時代における日本全体のRF-EHシステムの電力消費量と一台の親

機が対応するセンサ端末数の関係

3.2.3 電源回路の設計 (CMOS 65 nm全体チップ)

RFエナジーハーベスタの回路設計

図 3.14に、RF-EHの回路図を示す。RF-EHは、シングルエンドのディクソン型チャー

ジポンプを採用し、ステージ数は四段である。各段はそれぞれ二つのダイオード接続

した N-MOSFETと、二つのMetal Insulator Metal (MIM)キャパシタから構成する。N-

MOSFETはトリプルウェル構成のもので、後段になるにつれてボディバイアス効果でし

きい値が上昇しないようにバックゲートをそれぞれドレイン端子に接続する。RF-EHの

入力は、インピーダンス整合回路 (Z-match)に接続し、出力はストレージ用キャパシタ、

H-CMPおよびSWに接続する。
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図 3.14:RF-EH回路図

インピーダンス整合回路は、インダクタとキャパシタ一つずつで構成できる L型を採

用した。インダクタ (LS)はオフチップで、キャパシタ (CP)は寄生容量を用いて構成す

る。インピーダンス整合回路は、RF-EHだけでなく、RXおよび TXと共用する。本研

究において、RF-EH、RXそしてTXともにアンテナからみた入力もしくは出力インピー

ダンスが数十 kΩと非常に高い。50Ωからそのような高いインピーダンスに変換するの

は、困難であるため、本研究のインピーダンス変換においては 50Ωから極力高いイン

ピーダンス変換率を L型の整合回路で実現することを目指す。また、インピーダンス整

合回路は要求仕様がもっとも厳しいRF-EHに合わせる。RF-EHに最適化した際も、RX

およびTXの入力および出力インピーダンスがRF-EHのインピーダンスと同じオーダー

程度に高いため、RXおよび TXの性能が著しく劣化することはない。

RF-EHの設計では、インピーダンス整合回路、トランジスタのサイズおよびステージ

数を最適化することで、最小受信感度の向上を目指す。設計は、まずインピーダンス整

合回路のインダクタンス (LS)を、入力電力が一定のときにもっとも出力電圧が大きくな

るように設定する。次に設定したLSのもと、ゲート幅を、入力電力が一定のときにもっ

とも出力電圧が大きくなるように設定する。以上の LSおよびゲート幅の最適化を各ス

テージ数において行う。

各ステージ数におけるLSおよびゲート幅の最適値および出力電圧のプリレイアウトシ

ミュレーション結果を表 3.2に示す。シミュレーション条件は、目標とする最小受信感度
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表 3.2: RF-EHの設計パラメータ

ステージ数 (段)　 LS (nH) ゲート幅 (µm) 出力電圧 (V)

3 5.5 4.0 1.39

4 5.0 4.0 1.57

5 5.0 2.4 1.72

6 4.5 3.2 1.75

7 4.5 2.4 1.76

8 4.0 3.2 1.68

から 3 dBマージンを取り−15 dBmの入力電力、負荷電流 150 nA、100 fFとMIM キャパ

シタの寄生容量をCPとした。最大 5.8 GHzでの高速動作および寄生容量低減を考慮し、

ゲート長はプロセスの最小のゲート長である 65 nmとした。表 3.2に示すように、出力

電圧は、どのステージ数においてもH-CMPのしきい値である 1.2 Vを超えている。出力

電圧のピークはステージ数が 7段のときであるが、ポストレイアウトシミュレーション

において CPの値が増え、実際の LSの値は小さくなり、入力電圧振幅が下がり、表 3.2

よりも出力電圧も小さくなると考えられる。それゆえ、ステージ数は、寄生容量である

CPが増加しにくく、比較的大きい出力電圧が得られている 4段とし、表 3.2に示す LS

およびゲート幅に決定した。

ヒステリシスコンパレータの回路設計

図3.15に、H-CMPの回路図を示す。H-CMPは、Voltage Divider、Start-up、Reference、

Comparator、Compensation、Output Stageの六つの部分に分けることができる。H-CMP

の電源が、入力すなわち充電電圧のモニタ端子であり、上昇方向で 1.2 V、下降方向で

0.5 Vの充電電圧を検知し、出力のOUTCMPをそれぞれ 0から 1へ、1から 0へ変化さ

せる。H-CMPの消費電流は、ストレージ用キャパシタを充電する際の損失となるので、

数十ナノアンペアの消費電流に抑えながら、動作させる必要がある。それゆえ H-CMP

の回路設計全体において、トランジスタをサブスレッショルド領域で動作させている。

H-CMPの基本的な動作は、電源電圧を分圧した OUTVDIV と電源電圧に対して安定

な参照電圧 (REF )を差動増幅回路の Comparatorで比較することである。OUTVDIVは
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図 3.15:ヒステリシスコンパレータの回路図

Voltage Dividerの出力であり、Comparatorの出力状態によって分圧比が変化する。これ

が上昇方向、下降方向のしきい値電圧の違いを作り出す。Reference部分において、二

つのN-MOSFETのサイズを同じにして、流れる電流が等しくなるようにする。二つの

P-MOSFETのサイズと抵抗値を調整することにより、抵抗を流れる電流によって生じ

る二つのP-MOSFETの VGSの差が、あるひとつの決まった電流値以外許容しなくなる。

これによって、二つの N-MOSFETに同じ決まった電流が流れることになり、電流値は

P-MOSFETのサイズと抵抗値にのみ依存するので、REF は電源電圧によらず常に一定

の電圧値をとる。またReference部分は、ComparatorおよびOutput stageの P-MOSFET

電流源のバイアス電圧も作り出す。

Start-up部分は、Referenceのもう一つの安定状態であるREF = 0 V, PBIAS =電源電

圧の状態で張り付いてしまうのを防ぐために、備えられている。REF =0 Vのときに、

Start-up部分の N-MOSFETのMN1がオン状態になり、PBIAS の電圧を電源電圧から

0 V方向に引きおろす。このことによって、Reference部分が所望していない安定状態に

陥ることを防いでいる。

Compensation部分においては、電源電圧が低く、H-CMPが正常に動作しない電源電

圧範囲での動作の補償を行う。充電は 0 Vから始まるので、低い電源電圧の範囲では、

H-CMPが正常に動作しない範囲も出てくる。特に電源電圧が所望の REF 電圧よりも

低いような領域において、正常動作が難しい。Compensation部分では、REF の電圧を

MN2でモニタし、REF の電圧が所望の値になるまでは、H-CMPの出力を強制的に 0と

なるようにする。REF の電圧が所望の値にならない低い電源電圧範囲は、H-CMPの出

力も 0の範囲である。
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Output stage部分では、Comparatorの出力を増幅し、より急峻な比較出力を得られる

ようにしている。Comparatorの出力を直接インバータに接続してしまうと、出力が緩

やかであるために、過剰な電流が流れてしまう恐れがある。一旦ソース接地の電流源負

荷の増幅回路で増幅し、その後段に反転および駆動能力を稼ぐインバータを接続して、

H-CMPの出力とする。

リーク電流抑制スイッチの回路設計

図 3.14に示したように、P-MOSFETを用いてRF-EHと LDOの間にリーク電流抑制ス

イッチ (SW)を構成する。SWは、充電時にオフ状態になり、LDOのパストランジスタ

を流れるリーク電流を抑制する。H-CMPは、十分な充電電圧を検知すると、SWと LDO

の双方をオン状態にして、RXやTXに安定な電源電圧を供給する。そのために、SWは、

オフ状態では低いリーク電流特性、オン状態では低いオン抵抗を実現する必要がある。

上記の二つの特性は、トレードオフ関係にあり、本研究では、SWのリーク電流が、H-

CMPの消費電流よりも小さくなるよう、P-MOSFETのサイズ決定した。このP-MOSFET

には、1.8 V程度までの電圧がかかる可能性があるので、1.2 Vの標準のトランジスタで

はなく、電源電圧 1.8 V用のトランジスタを使用する。ゲート長は 190 nm、ゲート幅は

トータルで 200µmとする。そのときリーク電流は 20 nA以下、オン抵抗は 20Ω以下で

ある。オン抵抗は、1 mAの電流が流れたときに 20 mVの電圧降下が LDOの入力で発生

する大きさである。しかしRX、TXともに消費電力は 1 mWを下回るので、動作に問題

が出るほどの電圧降下は SWのオン抵抗によっては生じない。

LDO の回路設計

図 3.16に LDOの回路図を示す。LDOは、Voltage Reference、Start-up、Current Ref-

erence、Error Amplifier、Output stageの六つの部分に分けることができる。LDOの電源

は、図 3.14に示すように、SWのP-MOSFETのドレイン端子に接続する。SWがオン状

態のときは、ストレージ用キャパシタのエネルギーを利用しながら、安定した出力電圧

OUT LDOを実現する。電源回路の目標仕様で述べたように、OUT LDOは 0.6 V、消費電

流は 10µA以下の低電圧・低電力で LDOを動作させることを目指す。

LDOの基本動作は、出力OUT LDOを抵抗分圧した電圧 FB を Error Amplifier部分に

フィードバックし、電源電圧に依存しない参照電圧 ref との差分を増幅する。ネガティブ

フィードバックループにより、FBと ref の差分を小さくしていくことでOUTLDOの電圧
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図 3.16:LDOの回路図

を一定に保つ。ref はVoltage Reference部分において、ダイオード接続したN-MOSFETに

一定の決まった電流を流すことで作り出す。Voltage Referenceの電流源であるP-MOSFET

のバイアスは、Current Reference部分が作り出すものを利用する。それによって、電源

電圧が変動しても、N-MOSFETを流れる電流が変わらず ref の電圧が変化することは

ない。

Current Reference部分では、H-CMPと同様のトポロジーの Reference回路を用いて、

電源電圧に依存しない電流源用のバイアス電圧を作り出す。N-MOSFETのバイアス電圧

はError Amplifierのテール電流源用に、P-MOSFETのバイアス電圧はVoltage Reference

の電流源用に利用する。Start-up部分は、Current Referenceがディスネーブル状態のとき

のNBIAS を 0 Vよりも少し高い電圧にしておくことで、H-CMPのときに述べたもう一

つの安定状態に陥ることを避ける。

Output Stageでは、出力OUT LDOの電圧を所望の 0.6 Vに安定させるために、パスト

ランジスタのサイズおよび抵抗の分圧によるフィードバックの調整を行う。パストラン

ジスタMNPの大きさは、1 mA程度の負荷電流が流れたときに最小のドロップアウト電

圧 50 mVを実現できるように、ゲート長 190 nm,トータルゲート幅 2.4 mmとする。ド

ロップアウト電圧 50 mVのとき、Error Amplifierは最小で 0.65 Vの電源電圧で動作する

必要があるので、Error Amplifier一段目の各トランジスタのVDSはそれぞれ約 200 mV程

度となる。そこからMNE1の VGSが 200 mV程度取れるように、ref の値を 400 mVと設

定する。OUT LDOは 0.6 V, ref は 0.4 Vであるから、抵抗分圧によるフィードバック量を

2/3とする。デカップリングキャパシタCLDOは、1µFとし、Cstorageよりも十分に小さ
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い値とする。

LDOは、充電時にシャットダウンしている必要があり、図3.16の灰色で示すP-MOSFET

のゲート電圧を 0 Vとして、LDOをシャットダウンさせる。反対に LDO動作時には、そ

れら P-MOSFETのゲート電圧を電源電圧にし、P-MOSFETをオフとする。

3.2.4 電源回路の測定評価結果 (CMOS 65 nm全体チップ)

TX&RX

380μm

3
7
0
μ
m

図 3.17:電源回路のチップ写真 (CMOS 65 nm全体チップ)

設計した電源回路の有効性を確認するために、Si CMOS 65 nmプロセスを用いて、プ

ロトタイプの電源回路を試作した。図 3.17に、試作した電源回路のチップ写真を示す。

試作したチップは電源回路だけでなく、第四章で述べるTXとRXを含んでいる。試作し

たチップは、インピーダンス整合回路とともにテストボードに実装して測定を行った。

図3.18に、試作したRF-EHの入力電力に対する出力電圧特性を示す。測定は、5.8 GHz

のRF信号をシグナルジェネレータからRF-EHに直接入力することによって行った。負

荷は、H-CMPの消費電流およびSWのリーク電流に加え、10 MΩのプローブのインピー

ダンスである。

測定結果の on chipおよび on boardで測定したものを比較する。on chipの測定では、

インピーダンス整合回路の LSが付いていないために、RF-EHの整流回路の入力電圧振

幅が on boardの測定よりも小さくなる。それゆえ、同じ出力電圧で比べた時に、4 dB程
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図 3.18:RF-EHの出力電圧対入力電力

度大きい入力電力が必要となる。on boardの測定では、1.5 nHのLSを使用しており、入

力電力−5.9 dBmのときにしきい値である 1.2 Vの出力電圧を実現できる。すなわち最小

受信感度は−5.9 dBmである。

しかし、本来の設計およびシミュレーションでは、LSの値として5 nHを使用しており、

設計結果における最小受信感度は、−14 dBmであった。設計結果と測定結果の違いは、

基板実装時の寄生容量が原因である。図 3.14のCPは、チップのパッドおよびチャージ

ポンプ回路の入力に付く寄生容量成分で 150 fF程度を見込んでいた。しかしテストボー

ド上のLSまでの配線とテストボード上のパッドの寄生容量が大きく、等価的にCPとし

て 510 fF程度の寄生容量がついていると考えられる。それゆえ、測定では LSの値とし

て 1.5 nHが最適値であり、5 nHにくらべてインピーダンス変換による電圧振幅が設計通

りにとれず、最小受信感度の劣化を招いている。

図 3.19に充電電圧に対する充電時の消費電流特性を示す。充電時の消費電流は、H-

CMPの消費電流およびSWを流れるリーク電流の合計である。充電電圧として測定器か

らのDC電圧を変化させながら入力し、そのときの消費電流を測定した。充電電圧 1.1 V

までで、消費電流は 100 nA以下であり、目標仕様を満たしていることがわかる。測定か

ら、H-CMPの上昇方向のしきい値電圧 1.2 Vで充電完了となり、SWと LDOを立ちあげ

ることを確認した。また下降方向のしきい値電圧 0.5 Vにおいて、SWと LDOがオフと

なり、再び充電モードとなることを確認した。

消費電流が 0.4 V近辺で上昇するのは、このあたりからH-CMPが動作をはじめるため
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図 3.19:充電時の消費電流対充電電圧

である。また、測定結果とシミュレーション結果は充電電圧の変化にかかわらず、15 nA

程度差が存在する。SWのP-MOSFETにおいて、温度やプロセスばらつきなどの影響で、

シミュレーションと測定時でリーク電流の特性が変化したことが原因ではないかと考え

られる。

0.6V

0.5V

1.2V

Cstorage : 47μF

 : -5.9dBm

10sec

OUTLDO

図 3.20:電源回路動作の時間波形

図 3.20に、充電電圧およびOUT LDOのオシロスコープによる測定波形を示す。測定

は、5.8 GHzのRF信号をシグナルジェネレータでRF-EHに入力し、充電電圧の端子およ

び LDOの出力にオシロスコープのプローブを接続し行った。ストレージ容量は 47µF、



44 第 3章 電源回路

入力電力は最小受信感度である−5.9 dBmとした。

図 3.20では、充電およびその後に充電したエネルギーを使用しながら LDOが安定し

た 0.6 Vの電圧を出力しており、電源回路の基本動作を確認できる。RF-EHが、RF信号

を使用して、45秒間程度ストレージ用キャパシタを充電する。H-CMPは、充電電圧が

1.2 Vに達するのを検知し、SWと LDOを立ち上げる。充電電圧の降下がエネルギーの

使用を示しており、LDOはストレージ用キャパシタに蓄えられたエネルギーを使用しな

がら、0.6 Vの安定した電圧を出力する。H-CMPが下降方向のしきい値 0.5 Vを下回る

のを検知すると、再び充電モードとなることが確認できる。

表 3.3に、試作した電源回路の測定結果のまとめを示す。

表 3.3:電源回路の試作結果まとめ (Si CMOS 65 nm)

目標仕様 試作結果

　 LDO出力電圧 (OUT LDO)　 0.6 V　 0.6 V

LDO消費電流　 10µA 4.4µA

LDO動作最小入力電圧 (VLDO MIN IN) 0.65 V 0.65 V

LDO動作最大入力電圧 (VLDO MAX IN) 1.8 V 1.8 V

H-CMP上昇方向しきい値電圧 (VCMP U) 1.2 V 1.2 V

H-CMP下降方向しきい値電圧 (VCMP L) 0.5 V 0.5 V

最小受信感度におけるRF-EH出力電圧 1.2 V 1.2 V

充電時消費電流 (RF-EHの負荷電流) 100 nA 96 nA以下

RF-EH最小受信感度　 −12 dBm −5.9 dBm

親機の送信電力　 36 dBm EIRP （ケーブルで測定）

3.3 電源回路試作 (CMOS 180 nm電源チップ)

本節では、新たに提案する通信開始検知電源管理技術をもちいた電源回路の試作

(180 nm電源チップ)について述べる。本技術は、電力供給機能と電源管理機能の融合

のもと、以下の階層縦断アプローチから成り立つ。



3.3. 電源回路試作 (CMOS 180 nm電源チップ) 45

• システム階層において、電源管理回路が、電力供給用のRF信号の停止を通信開始

の合図として利用

• アーキテクチャ階層において、H-CMPによる充電電圧検出だけでなく、RFシグ

ナルディテクタ (RF-SD)を搭載することでRF信号の停止を検出

• 回路階層において、RF-EHをRF-SDのための整流回路として利用。H-CMPのイ

ネーブル信号を利用することで、RF-SDを起動。

前節の電源回路 (CMOS 65 nm全体チップ)は、充電電圧の検出のみであった。本技術を

用いて親機の通信開始を検知できるようになることで、不必要な通信待機時間を削減す

ることができ、エネルギー利用効率および充電効率の向上を実現することができる。

3.3.1 電源回路の構成と動作

H-CMP

RF-EH

RF-SD

LDO

ENCMP

ENSD

OUTLDO

INRF

Z-match

ENLDO

TX & RX MCU Sensor

Cstorage

VDD

図 3.21:電源回路の全体構成 (180 nm電源チップ)

図3.21に電源回路の全体構成を示す。本試作の電源回路は、RF-EH、ストレージ用キャ

パシタ、電源管理回路の構成ブロックであるH-CMP、RF-SD、AND回路および LDOで

構成される。前節の電源回路 (65 nm全体チップ)との大きなちがいは、新たにRF-SDを
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加えることで、充電電圧の検出に加えRF信号の検出という二つの検出により、充電モー

ドからアクティブモードの切り替えのタイミングを検出するところにある。ここでアク

ティブモードとは、LDOがオン状態のとき、すなわちRXや TXに電力を供給している

状態を指す。AND回路は、二つの検出回路のイネーブル信号 (EN CMP, EN SD)を入力と

し、両方の論理積をとることで LDOを立ち上げるイネーブル信号EN LDOを作る。本試

作では、無線送受信回路は集積化せず、電源回路のみの試作であるために、LDOのリー

ク電流を抑制する SWは搭載していない。

EN
CMP

EN
SD

V
CMP_U

IN
RF

Active

(1) (2) (3) (4)

V
CMP_L

図 3.22:電源回路動作のタイムチャート

図 3.22に、H-CMPだけでなくRF-SDを利用した本電源回路の動作のタイムチャート

を示す。図 3.22の上方の数字は、以下の動作の流れに対応している。

1. RF-EHがストレージ用キャパシタを充電。

2. H-CMPが上昇方向のしきい値 VCMP Uを超えた充電電圧を検出すると、H-CMPの

出力である EN CMPがHigh状態となる。

3. RF-SDが親機から送信されるRF信号が止まったことを検出すると、RF-SDの出力

である EN SDが High状態となる。EN CMPと EN SDの双方が High状態になると、

LDOを立ち上げ、充電モードからアクティブモードへ切り替わる。

4.ストレージ用キャパシタに蓄えられたエネルギーを使用していき、その充電電圧が

下降方向のしきい値 VCMP Lを下回ると、LDOをシャットダウンし、充電モードに
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切り替わる。
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図 3.23:提案電源回路と従来研究の違い

充電電圧とRF信号の二つの検出により、充電とアクティブモードの切り替えを行う

ことで、前節の電源回路やこれまで発表されてきた電源回路 [21–23,25]に比べて、エネ

ルギーをより効率的に利用できる。図 3.23(a)に示すように、充電電圧のみ検出する電源

回路 [21–23]では親機の無線通信のタイミングにかかわらず、充電電圧が VCMP Uを超え

た時点でアクティブモードになってしまう。消費電力が大きいアクティブモードで、無

線通信が始まるのを待機しなければならないので、蓄えたエネルギーを余分に使用して

しまうことになる。一方で、充電電圧およびRF信号の二つを検出する本電源回路では、

充電電圧が VCMP Uを超えても、親機からRF信号が送信され続けている限り、充電モー

ドは続き、親機が無線通信開始の合図として、一旦RF信号を停止したの検出し、アク

ティブモードに切り替える。それゆえ前述の電源回路と比べて、アクティブモードで無

線通信を待機する時間を省くことができるので、より効率よく蓄えられたエネルギーを

利用することができる。

図 3.23(b)に、RF信号検出のみの電源回路 [25]と本電源回路のちがいを示す。受信電

力が弱く充電が二周期以上にわたる際に、RF信号検出のみの場合、所望のエネルギーが

蓄えられていないにもかかわらず、アクティブモードになってしまい、動作が不安定に

なる恐れがある。一方で、充電電圧も検知することにより、RF信号が停止しても充電電

圧が不十分であればアクティブモードにならず、充電を二周期以上にわたって続け、弱

い受信電力でも動作が可能である。
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3.3.2 電源回路の設計 (180 nm電源チップ)
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図 3.24:二つの検出回路をもつ電源回路の回路図

図 3.24に提案する二種類の検出回路を持つ本電源回路の回路図を示す。電源回路を構

成するコンポーネント回路は以下の 3つの種類に分けることができる。

• 充電時のみ動作する回路

• アクティブ時のみ動作する回路

• 充電時およびアクティブ時の両方とも動作する回路

3つの種類に応じて、求められる性能が変わってくる。RF-SDとRF-EHは、充電時のみ

利用する回路であり、それゆえ回路設計において消費電力および充電時の損失を低減す
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ることが強く求められる。LDOは、アクティブ時のみ動作するため、その消費電力特性

は比較的緩和される。アクティブ時には、LDOよりも消費電力が大きい受信回路や送信

回路が動作するので、LDOの消費電力特性の影響は相対的に小さくなる。H-CMPは充

電時、アクティブ時双方において、充電電圧を検知する必要がある。それゆえ、H-CMP

の消費電力は、100 nA以下に低減する必要がある。

RFシグナルディテクタの回路設計

提案するRF-SDは、RF-EHとH-CMPを再利用することで充電時の効率を低下させる

ことなく、RF信号の停止を検出する。図 3.24に示すように、RF-SDは、RF-EHの四段

目の出力である S4をモニタ用の端子として利用する。RF-EHを再利用することで、新

たに整流回路を付け加える必要がなくなり、余分な回路面積およびRF信号の電力損失

の増加を防ぐことができる。さらに、EN CMPの信号を使用し、S4からRF-SDを流れる

電流 IRを充電電圧が VCMP Uを超えるまでカットし、RF-SDの消費電流を抑える。

OUT
EH

S4

V
U

I
R

V
TH

EN
CMP

EN
SD

IN
RF

図 3.25:RF-SDの動作タイムチャート

図 3.25に、RF-SDの動作タイムチャートを示す。充電電圧が VCMP Uを超えるまで、

EN CMPは Low状態であり、EN CMPをゲートに入力するM1とM2は、RF-SDの消費

電流をサブ nAレベルまでカットする。充電電圧が VCMP Uを超え、十分なエネルギーが
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蓄えられると、EN CMPがHigh状態となり、M1とM2がオン状態となる。RF信号を受

けている状態では、抵抗 R1に電流 IRが流れることで、S4の電圧がインバータのしき

い値を下回らないよう動作する。電流 IRは、RF-EHが RF信号を整流することにより

作られ、S4から出力する。RF信号が停止すると、RF-EHは電流を出力することができ

なくなるので、S4の電圧はインバータのしきい値を下回り、EN SDがHigh状態となる。

EN SDと EN CMP両方がHigh状態となり、アクティブモードに切り替わる。

RFエナジーハーベスタの回路設計

図 3.24に示すように、RF-EHは、四段のディクソン型CP回路を基に構成し、入力は

インピーダンス整合回路に接続する。RF-EHは、最小受信感度を向上させるべく、トラ

ンジスタのしきい値電圧を補償する回路技術 [17]を用いて設計を行う。初段から六つの

N-MOSFETは、ゲートおよびバックゲートをそれぞれの後段の出力に接続し、適切なバ

イアス電圧がかかるようにする。N-MOSFETはトリプルウェル構成のものを利用し、上

記の接続により、フォワードボディバイアスがかかり、しきい値の低下を図る。RF-EH

の出力から二つのN-MOSFETは、ダイオード接続とし、RF-EHの出力からR1へのリー

ク電流を防ぐ。インピーダンス整合回路は、インダクタとキャパシタを 1つずつ使用す

る L型とし、寄生容量CPとオフチップインダクタ LSで構成する。

LDO およびヒステリシスコンパレータの回路設計

LDOは、Current reference、Error Amplifier、Output Stageの 3つの部分に分けること

ができる。また充電時に LDOはシャットダウンし、アクティブ時にオン状態にする必要

があり、図 3.24の灰色トランジスタを用いて enable/disableを切り替える。LDOの基本

構成は、前節の図 3.16と同じであるが、本LDOでは出力電圧OUT LDOを 0.5 V、最小入

力電圧 VLDOMINを 0.55 Vと設定し、さらなる低電圧かつ低消費電力化を目指す。Current

ReferenceおよびError Amplifierはトランジスタのサブスレッショルド領域で動作させる

ことで、低電圧下でも動作させることができる。

H-CMPは、4つのトランジスタと出力バッファ用の二つのインバータで構成する。電

源電圧がH-CMPの入力電圧であり、電源電圧が VCMP Uである 1.2 Vを超えると出力が

High状態となる。反対に、出力状態がHigh状態からLow状態となる際には、P-MOSFET

のM3がオフ状態であり、より低い電源電圧で出力の状態が反転する。M3のトランジ

スタサイズを変えることにより、VCMP Uと VCMP Lを調整する。
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図 3.26:電源回路のチップ写真 (CMOS 180 nm電源チップ)

3.3.3 電源回路の測定評価結果 (CMOS 180 nm)
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図 3.27:RF-EH出力電圧の周波数特性

二種類の検出回路をもつ電源回路の有効性を確認するために、180 nm Si CMOSプロ

セスを用いてプロトタイプの試作を行った。図 3.26に試作したチップ写真を示す。試

作したチップをテストボードにワイヤーボンディングし、インピーダンス整合回路を実

装した。オフチップのインダクタは 30 nHとし、ワイヤーボンディングの寄生インダク
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図 3.28:RF-EH出力電圧対入力電力

タンスとチップおよびテストボードの寄生容量を考慮し、915 MHzで共振するように、

Z-matchを構成した。

まず RF-EHの測定結果を示す。図 3.27に、入力電力−12 dBm時の RF-EH出力電圧

の周波数特性を示す。本試作の所望の周波数である 915 MHzにおいて、出力電圧は最大

値を取り、VCMP Uである 1.2 Vとなる。図 3.28に、915 MHzのRF信号を用いたときの

RF-EHの出力電圧対入力電力を示す。

図 3.29に、充電時における電源回路の消費電流を示す。測定は、充電電圧を測定器で

変化させ、そのときの消費電流を示す。また充電電圧に対応する入力電力も併記する。

消費電流は、試作結果の VCMP Uである 1.25 Vのときに最大となり、112 nAである。図

3.30に、LDOの入力電圧対出力電圧を示す。測定において、負荷電流 100µA、LDOの

参照電圧 0.4 V、CLDOを 1.0µFとした。試作した LDOは、入力電圧 0.55 Vにおいて、

0.5 Vの安定な電圧を出力する。LDOの消費電流は、入力電圧が 1.3 Vのときに 5.1µA

である。

図 3.29に、測定した電源回路の時間波形：入力したRF信号、充電電圧および LDO出

力電圧を示す。測定は、入力電力−9.0 dBm、47µFのストレージ用キャパシタを用いて

行った。RF-EHは、RF信号を使用しながらストレージ用キャパシタを充電し、充電電

圧が VCMP Uを超え、さらにRF信号が停止したときにアクティブモードに切り替わり、

LDOが 0.5 Vを出力する。蓄えられたエネルギーを使用していき、充電電圧が VCMP Lの

0.5 Vを下回ると、再び充電モードとなり、充電が始まることがわかる。このことから、

二つの検出回路H-CMPおよびRF-SDの基本動作を確認することができる。また VCMP U
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図 3.29:充電時における電源回路の消費電流
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に達していない段階で、RF信号を停止させても、アクティブモードに切り替わらず、所

望の電源回路動作を実現していることが確認できる。
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図 3.31:二種類の検出回路をもつ電源回路の時間波形
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第四章では、無線通信回路の設計試作、測定結果について述べる。まず送信回路につ

いて、目標仕様および先行研究について述べた後、提案する二種類の送信回路、キャリ

ア供給型送信回路および Backscattering型送信回路の設計試作、測定結果を示す。二つ

の送信回路において、キャリア供給変調技術をもとに、低消費電力化および高スペクト

ラル効率化を実現する。Backscattering送信回路においては、さらに IF-based Quadrature

Backscattering技術を提案、採用することで、キャリア供給型送信回路からさらに低消

費電力化を実現する。次に、受信回路について、目標仕様を述べた後に、設計試作、測

定結果について述べる。最後に、MEMSプロセスを利用した可変インダクタについて述

べ、それを利用することで、動作周波数帯域の拡大を目指したチューナブル整合回路技

術について述べる。

4.1 送信回路

4.1.1 送信回路の目標仕様

表4.1に送信回路の目標仕様を示す。出力電力に関して、図4.1に示すように、64QAM変

調時の親機の最小受信感度を−82 dBm、親機のアンテナ利得を6 dBi、伝搬損失を48 dB、

センサ端末のアンテナ利得を 0 dBiとしたときに必要となる最小出力電力−40 dBmから

10 dBのマージンを取り、出力電力の目標値を−30 dBmとした。このとき親機の受信回

路のNFとして 5 dB、解析帯域幅 2.5 MHz、64QAM時の必要 SNRを 23 dBとして親機

の最小受信感度を算出した。EVMの劣化要因である Local Leakageと Image Rejectionは

−40 dBc程度まで抑えることで、双方によるEVM劣化を 2 %以下にすることを目指す。

低電源電圧動作で線形性は犠牲になりがちであるが、OIP3は出力電力から 15 dB大きい

−15 dBmを目指す。EVMは、64QAM変調時に 5 %以下の変調精度を目指す。消費電力

は、200µWと抑えたまま 64QAM変調時に 4.0 b/s/Hzを目指す。また通信路の状態変化

に柔軟に対応できるよう、BPSKから 64QAMまでSNRが低くても通信できる変調にも
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表 4.1:送信回路の目標仕様

出力電力 POUT　 −30 dBm

Local Leakage −40 dBc

Image Rejection −40 dBc

OIP3 −15 dBm

EVM 5 % (64QAMのとき)

消費電力 200µW

最大データレート 10 Mb/s

変調方式 n-PSK, n-QAM

最大スペクトラル効率 4.0 b/s/Hz

TX
1m@5.8GHz

7m@900MHz

BPSK: -98dBm
64QAM: -82dBm

Loss:
48dB

Gain:
6dBi

Gain:
0dBi

BPSK: -56dBm
64QAM: -40dBm

図 4.1:上り方向通信のリンクバジェット

対応する。

4.1.2 低電力送信回路の先行研究

図 4.2に、一般的な送信回路のアーキテクチャであるダイレクトコンバージョン方式

の送信回路の構成を示す。ダイレクトコンバーション方式の送信回路は、簡易な構成で

直交変調を実現することができるが、消費電力を削減することが難しい。その理由とし
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図 4.2:ダイレクトコンバージョンアーキテクチャの送信回路構成

て、以下の二点が挙げられる。一点目として、高周波のキャリア信号を作り出すための

Phase Locked Loop (PLL)の消費電力を下げることが難しいことが挙げられる。PLL回

路は、位相雑音と消費電力の間にトレードオフ関係を持っており、位相雑音の劣化は、

変調精度の劣化を招く。それゆえ、本研究の目標である n-QAMのような高次変調を実

現しながら、PLLの低消費電力特性を維持するのは、非常に困難である。低電力送信回

路 [26]において、2.4 GHzの PLL回路の消費電力が 1.1 mWと非常に低いレベルまで下

げられているが、それでも本研究で目指す 200µWの送信回路に向けては、消費電力が

高い。

二点目として、ダイレクトコンバージョン方式の送信回路では、直交変調のためのロー

カル信号の生成および分配の消費電力が大きくなってしまう。ローカル信号は、キャリ

ア信号と同じ周波数であり、周波数が高ければ高いほど、ローカル信号の生成および分

配の消費電力は大きくなる。さらに消費電力とローカル信号の振幅誤差および位相誤差

の間にはトレードオフ関係が存在し、このことも高次変調と低消費電力化の両立を難し

くする。

図 4.3に、高周波 PLLやローカル信号の生成・分配を必要としない、パッシブ RFID

タグの構成を示す。RFIDタグは、内部でキャリア信号を生成しない代わりに、リーダー

デバイスから送られてくる RF信号を利用する。RF信号に対して、内部の負荷の値を

変化させることで、RF信号の反射の有無を変化させるBackscattering技術によって無線

通信を行う。それゆえRFIDタグは、消費電力の大きいPLLやローカル生成・分配のた

めの回路を搭載する必要がなく、発表されたパッシブ RFIDタグ [62]では、3.1µWの

低消費電力で上り方向の無線通信が可能である。しかし、Backscattering型の無線通信
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図 4.3:パッシブ型RFIDタグの構成

は、Self-jammingと言われる所望の周波数帯に自身が利用したキャリア信号が妨害波と

して入ってきてしまう問題がある。同じ周波数帯域に妨害波が存在するので、フィルタ

で取り除くことが困難である。さらに、一般的なBackscattering技術では、反射の有無の

みで無線通信を行うために、周波数効率の高い高次の変調を使用することができない。

近年の研究において、バックスキャタリング技術で高次変調を実現したものも存在する

が [27, 28]、変調のコンスタレーションのポイントの数だけ負荷となる受動素子が必要

で、受動素子のばらつきおよび実装面積の点から課題が残る。

4.1.3 キャリア供給型送信回路の構成と動作

従来の送信回路における課題を解決するために、図 4.4に示すようなキャリア供給型

送信回路を提案する。キャリア供給型送信回路は、二つの特長をもつ。一つは、高周波

PLLを搭載しないこと、もう一つは、IF帯において直交変調を行うことである。提案の

送信回路は、パッシブ型のRFIDタグと同様に、PLLや高周波ローカルバッファを必要

としない。RFIDタグは、リーダーデバイスから来るRF信号を反射することで通信を行

う。一方で、キャリア供給型送信回路は、受信したRF信号をキャリア周波数帯へのアッ

プコンバージョンを行うローカル信号として利用する。受信したRF信号を利用するこ

とで、送信回路は、キャリア周波数帯のローカル信号を生成せずにすみ、その分の消費
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図 4.4:キャリア供給型送信回路の構成

電力を低減することができる。

・・・
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図 4.5:キャリア供給型送信回路の周波数プラン

二つ目に、IF帯において直交変調を行った後に周波数アップコンバージョンすること

で、送信回路は、所望信号の周波数帯域を親機から来る RF信号の周波数から図 4.5に

示すようにずらすことができる。このことによって、Backscattering技術の課題であった

Self-jammingを解決することができる。加えて、IF帯における直交変調は、その比較的
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低い回路の動作周波数により、低消費電力化および高精度化を図ることができる。直交

変調では、位相が 90度ずれたローカル信号が必要となるが、低い動作周波数はその生

成を低消費電力かつ高精度にすることができる。

キャリア供給型送信回路は、直交変調、周波数アップコンバージョンおよび増幅の三

つの動作に分けることができる。Quadratur Modulator (QMOD)は、差動の IQベースバ

ンド信号と差動の IF直交ローカル信号をミキシングすることにより、IF直交変調を実現

する。IF直交ローカル信号は、周波数ディバイダ (DIV2)およびシングル差動変換 (S2D)

によって作り出される。本送信回路では、搭載していないが、低消費電力の水晶発振回

路を搭載することで IF信号生成を行う。アップコンバージョンミキサは、IFから所望

のキャリア周波数帯まで周波数変換を行う。その際に、上述したように、親機からのRF

信号をローカル信号として使用する。ドライバアンプにおいて、キャリア周波数帯の直

交変調信号を増幅し、出力する。

4.1.4 キャリア供給型送信回路の設計
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図 4.6:キャリア供給型送信回路の回路図

図 4.6にキャリア供給型送信回路の回路図を示す。全ての回路は 0.6 Vの電源電圧で動

作することで、低消費電力化をめざす。加えてキャリア周波数で動作する回路ブロック
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を極力少なくすることで、不必要な電力消費を削減する。

QMOD の回路設計

QMODはダブルバランス型のパッシブミキサで構成し、ミキサのスイッチとして P-

MOSFETと N-MOSFETの両方を使用する CMOS構成とすることで、0.6 Vの低電源

電圧下でも動作可能とする。パッシブミキサは、従来 N-MOSFETのみで構成されてき

た [29,30]。しかし、電源電圧の低下はローカル信号の振幅低下を招きN-MOSFETのオ

ン抵抗とオフ抵抗の比を小さくしてしまう。特に、ベースバンド信号の入力が大きく電

源電圧あたりにまで達すると、N-MOSFETはしきい値を超えることができない。提案の

QMODにおいては、CMOSスイッチを用いることで、0.6 Vの低電源電圧下でも、電源

電圧あたりまでの大信号に対応することができる。ベースバンドの IQ信号と IFローカ

ル信号をミキシングした後、図 4.6のM1およびM2のN-MOSFETにおいて電流モード

で Inphase信号とQuadrature信号を足し合わせる。QMODは、M1とM2をアップコン

バージョンミキサと共用し、加算動作を行うことで余分な消費電力を削減する。

アップコンバージョンミキサの回路設計

アップコンバージョンミキサは、シングルエンドのデュアルゲート構成を基本とし、

インダクタとキャパシタの共振負荷を用いて構成している。カスコード接続された N-

MOSFETが、親機から来るRF信号によってドライブされ、QMOD出力の IF信号とか

けあわされる。そして、キャリア周波数帯の変調信号が作り出される。共振負荷におい

て、N-MOSFETのM3のドレインノードに付くすべての寄生容量と 5.8 GHzで共振する

ようにインダクタンスを選択する。DAの入力に付くキャパシタンスは比較的大きいが、

上記の共振負荷でキャンセルすることができる。シミュレーション結果より、共振負荷

のインピーダンスは 1.8 k+j0Ω程度であり、負荷インピーダンスを高くすることで、M1

とM2のバイアス電流を小さくすることができる。さらに、共振負荷は出力ダイナミッ

クレンジを拡大し、0.6 Vの電源電圧下の動作を可能にする。

DAの回路設計

アップコンバージョンミキサの出力は、目標仕様から−30 dBmまで増幅する必要があ

る。増幅する信号は所望波信号成分 fLO + fIFのほかに親機から送られてくるRF信号の
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周波数成分 fLOも含む。ローカル信号電力は所望波信号電力よりも大きいので、DAの

入力ダイナミックレンジを大きくとる必要がある。ダブルバランス型ミキサであれば、

ローカル信号をキャンセルアウトできるが、そのためには差動のローカル信号が必要で

あり、余分な電力を消費してしまう。

DAは、プッシュプル型のクラス AB級のアンプであり、インバータベーストポロジ

を採用している。N-MOSFETおよびP-MOSFETの双方を利用することで、入力ダイナ

ミックレンジをN-MOSFETのみの場合に比べて大きくとることができる。N-MOSFET

のM4およびP-MOSFETのM5のゲートバイアス電圧をクラスAB級となるよう設定し、

M4とM5のトランジスタサイズを所望の出力電力となるように決定した。DAの出力イ

ンピーダンスはアンテナのインピーダンス 50Ωよりも高い値となる。DAとアンテナ間

に L型インピーダンス整合回路を、寄生容量と 5.8 GHzで共振するインダクタンスの値

を設定し構成した。

4.1.5 測定評価結果

TX

OUT

RF

IN

BB

I

BB

I

BB

Q

BB

Q

IF

LO

1.2mm

0
.7
m
m

図 4.7:キャリア供給型送信回路の試作チップ写真

キャリア供給型送信回路の有効性を確認するために、Si CMOS 65 nmプロセスを用い

て試作を行った。図 4.7に試作したチップ写真を示す。チップはテストボードにインピー

ダンス整合用のパーツとともに実装した。測定は、図 4.8に示すように三種類の測定を

行った。まず、基本動作の確認のために図 4.8(a)に示すようにすべてケーブルで接続し

測定を行った。二番目に、キャリア供給型送信回路の鍵となる RF信号を親機から送っ
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図 4.8: (a)ケーブルのみ使用時の測定系, (b) RF信号受信のみアンテナの測定系, (c)入出

力双方ともアンテナ使用時の測定系

てもらいながら変調信号を作成することができるのかを図 4.8(b)のセッティングで確か

めた。最後に、RF信号の受信および送信ともにアンテナを利用する所望の無線通信を

図 4.8(c)のセッティングで確かめた。

送信回路の基本動作を確かめるために、1-tone, 2toneテストを行った。試作した送信回

路の出力をスペクトラムアナライザ (SA)に、入力をシグナルジェネレータ (SG)にケーブ

ルで接続して、測定を行った。図 4.9に、供給されるキャリアの入力電力に対する、出力

電力特性の測定結果およびシミュレーション結果を示す。入力するRF信号の周波数 fLO

を 5.76 GHzに設定し、IFローカル信号の周波数を 100 MHzに設定した。IFローカル信

号はDIV2によって、周波数が半分になっているので、外部から入力した信号は200 MHz

である。所望波信号は、入力したRF信号から IF信号分だけシフトし、5.86 GHzとなる。

入力電力が−12 dBmのときに、出力電力は−35.5 dBmであった。測定結果は、設計値

よりも低い値となっているが、これはテストボードにおけるインピーダンス変換比が設
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図 4.9:入力電力に対する出力電力特性

計よりも低くなり、電圧振幅が小さくなったためであると考えられる。アップコンバー

ジョンミキサのローカル信号の電圧振幅は、入力電力の二乗で大きくなるため、出力電

力は入力電力に対して二乗で増加することが図 4.9よりわかる。
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図 4.10:入力電力に対するキャリアリークおよびイメージリジェクション特性

図 4.10に入力電力に対するイメージリジェクションおよびキャリアリークの特性を示

す。変調精度にかかわる指標であるイメージリジェクションおよびキャリアリークはと

もに、入力電力−23 dBmから−7 dBmにおいて−37 dBc以下であった。図4.11に、入力

電力に対するOIP3の測定結果を示す。線形性の指標であるOIP3は 2-toneテストによっ

て測定され、24 kHzと 124 kHzの 2-toneのベースバンド信号を使用して、測定を行った。



4.1. 送信回路 65

–80

–70

–60

–50

–40

–30

–20

–10

–25 –20 –15 –10 –5

Received RF signal power Pin (dBm)

O
IP

3
 (

d
B

m
)

Desired

IM3

OIP3

図 4.11:入力電力に対するOIP3

OIP3は出力電力が−37.2 dBmのときに、−27.1 dBmであった。

BPSK, EVM = 1.8 % QPSK, EVM = 4.7 %

16-QAM, EVM = 4.9 % 32-QAM, EVM = 5.3 %

図 4.12: RFキャリア信号をアンテナで供給時のコンスタレーションおよび EVM。すべ

てのシンボルレートは 500 kb/s

次に、図 4.8(b)に示すように、RF信号をアンテナから供給し、送信回路の出力をケー

ブルでベクトルシグナルアナライザ (VSA)に接続し変調信号を測定した。図 4.12に、
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BPSK, QPSK, 16-QAM, 32-QAMのそれぞれのコンスタレーションおよび Error Vector

Magnitude (EVM)を示す。試作した送信回路は、供給されたキャリア信号を利用しなが

ら、16-QAM変調において 4.9 %のEVMを実現した。測定において、送信回路のアンテ

ナは 2.4 dBiのピークゲインを 5.9 GHzでもつ。SGは 20 dBmの RF信号を 2.9 dBiのア

ンテナで出力し、双方のアンテナを 10 cm離し、電波暗箱の中で測定を行った。すべて

の変調において、シンボルレートを 500 kb/sとした。

Desired

Carrier
leakage

–29.7 dBc

Image
rejection

–31.7 dBc

図 4.13:キャリア入力および送信出力ともにアンテナ使用時の 1toneテストのスペクト

ラム

図 4.8(c)に示すように、キャリア入力、送信出力の双方をアンテナに接続する構成で

測定を行った。測定は、親機のアンテナと送信回路のアンテナを 10 cm離し、電波暗箱

の中で行った。図 4.13に 1-toneテスト時のスペクトラムを示す。イメージリジェクショ

ンおよびキャリアリークはそれぞれ、−31.7 dBcおよび−29.7 dBcであり、図 4.10と比

較すると劣化していることがわかる。これは、親機からのRF信号が送信回路の出力に

も入力することが原因だと考えられる。将来的に、送信回路の入出力部分に、図 4.5で

示したような帯域をもつフィルタを搭載し、不要な信号の入力をカットする。

図 4.14に、通信距離に対するEVMおよび消費電力の特性を示す。ここで通信距離と

は、親機のアンテナと送信回路のアンテナ間の距離を指す。キャリア供給型送信回路にお
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図 4.15:BPSK, QPSK, 16-QAM変調における通信距離に対するEb/N0 (全て 500 ks/s)

いて、250µWの消費電力で 7.5 %のEVMを、通信距離 10 cm、500 ks/sのQPSK変調適

用時に得られた。消費電力は、通信距離を短くするとキャリアの入力電力の上昇にとも

ない大きくなる。通信距離が長くなると、親機側の受信電力が下がることにより、EVM

は劣化していく。図 4.15に各変調方式における通信距離に対する Eb/N0を示す。異な

る変調方式を適切に比較するために、EVMをEb/N0に変換した。ビットエラーレート

(BER)の限界を 10−3とすると、16-QAMでは 12.5 cmまで、BPSK変調では 22.5 cmま

で通信可能であると言える。送信回路の測定結果のまとめと近年の送信回路研究を比較

したものを表 4.2にまとめる。
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表 4.2: Performance summary and comparison

[31] [32] [22] This study

Technology 90 nm 180 nm 90 nm 65 nm

Supply voltage 0.7 V 0.7 V 1.0 V 0.6 V

Frequency band 400 MHz 920 MHz 2.4 GHz 5.8 GHz

Modulation MSK FSK OOK n-PSK, n-QAM

Data rate 120 kbps 5 Mbps 5 Mbps BPSK: 500 kbps, 16-QAM: 2M bps

Output power −54 dBm* −10 dBm −12.5 dBm −61.3 dBm**

Power consumption 350µW 700µW 380µW 250µW

Energy/bit 2.9 nJ/bit 140 pJ/bit 76 pJ/bit 125 pJ/bit@16-QAM

Bit/Hz 0.67 bit/Hz 0.28 bit/Hz 0.53 bit/Hz 2.0 bit/Hz@16-QAM

* Power received at an antenna placed 20 cm from the transmitter

** Power received at an antenna placed 10 cm from the transmitter

4.1.6 Backscattering型送信回路の構成と動作

前項で試作評価を行ったキャリア供給型送信回路は、250µWの低消費電力で、32-QAM

までの高次変調を実現可能であった。しかし、キャリア供給型送信回路では、キャリア

信号を受信するためのアンテナと所望波信号を出力するためのアンテナの二つのアンテ

ナを使用せねばならず、無線センサ端末を小型化するという点で、アンテナサイズがボ

トルネックになりかねない。さらに、測定結果にあったように供給されるキャリア信号

の電力が大きくなると、それとともに消費電力も大きくなってしまうという問題があっ

た。以上の二点の問題を解決すべく、本項では Backscattering型送信回路を提案する。

図4.16にBackscattering型送信回路の構成を示す。本送信回路では、IF-based Quadrature

Backscattering技術 (IFQB)を提案し、アンテナ一つで親機からの RF信号をキャリア信

号として使用しながら、同時に直交変調を実現する。さらに、キャリア周波数帯で動作

する回路は、パッシブタイプの回路のみとなるため、電力を消費するのは IF帯の回路の

みとなり、消費電力をキャリア供給型送信回路よりもさらに低減することができると同
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図 4.16:Backscattering型送信回路の構成

時に、RF入力電力による消費電力の増大が起こらない。

IFQBは、IF Mixerで作り出した I信号およびQ信号をQMODにおいて親機から送信

されるRF信号と乗算し足し合わせることで、キャリア周波数帯へ周波数変換し直交変

調を実現する。IF Mixerで使用する IF直交ローカル信号は低消費電力の水晶発振回路

(XO)をシグナルソースとし、それを S2Dで差動に変換し、差動信号をオープンループ

直交信号生成回路 [33] (QGEN)に入力することで、差動の直交ローカル信号を生成する。

ベースバンド信号は、送信回路の測定のために外部から IQ差動信号入力するか、マイ

コンを使ったデモンストレーション用にデータとクロック信号を入力して内部でベース

バンド信号を生成するモードを選ぶことができる。

4.1.7 Backscattering型送信回路の設計

Backscattering型送信回路の設計において、以下の技術により低消費電力かつ高スペク

トラル効率を実現する。

• 電源電圧を 0.6 Vに設定

• キャリア周波数帯で動作する回路を極力減らす

• IF-based Quadrature Backscattering技術の提案



70 第 4章 無線通信回路

• 周波数分周を用いない直交ローカル信号の生成

• 3rdオーバートーンを利用した低消費電力水晶発振回路

QMOD および IF Mixer の設計
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図 4.17:Backsacattering型送信回路QMODおよび IF Mixer部分の回路図

QMODは、IF帯の I信号とQ信号をゲートに接続する二つのN-MOSFETと交流グラ

ンドとなるキャパシタで構成される。QMODの出力は直流信号から見ると、RFCで接

地されており、二つの N-MOSFETのソースおよびドレイン電圧は、グランドを中心に

変化する。IF Mixerは、パッシブタイプのダブルバランスミキサで構成され、スイッチ

にはN-MOSFETとP-MOSFET双方を用いるCMOSスイッチを採用する。キャリア供給

型送信回路で用いたパッシブタイプのダブルバランスミキサ同様に、0.6 Vの低電源電圧

下で動作させるため、CMOSスイッチを用いている。

図 4.18に、QMODの動作原理を示す。QMODにおいては、I信号およびQ信号の足

し合わせ、および親機からのRF信号を利用して IF帯からキャリア周波数帯まで周波数

変換を行う。

QMODにおける二つのN-MOSFETのドレインとソース電圧は、グランドを中心に変

化しており、ゲート電圧は 0.35 Vを中心に 0.6 Vp-pの振幅で VIF Iおよび VIF Qが入力さ
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図 4.18:QMODの動作原理

れる。ここで VIF Iおよび VIF Qを直行したすなわち 90度ずれた正弦波としたときの、二

つの N-MOSFETのコンダクタンス変化を図 4.19に示す。図 4.19のコンダクタンスは、

シミュレーションにおいて、N-MOSFETのゲート電圧を変化させた際の大信号 Sパラ

メータ (LSSP)からコンダクタンスを算出したものである。LSSPにおいて、入力電力は

−6 dBmとした。N-MOSFETは、VIF Iおよび VIF Qの電圧に従って、線形領域からサブ

スレッショルド領域にわたり動作し、コンダクタンスの値が時間的に変化する。コンダ

クタンスはそれぞれゲート電圧の関数 g(VIF I)および g(VIF Q)と表せる。

QMODの出力反射波 VOUTは、式 (4.1)に示すように、反射係数 Γと入射波である親

機からのRF信号 VRFで表せる。

VOUT = ΓVRF (4.1)

Γは、アンテナとインピーダンス整合回路を示す gSと、VIF IおよびVIF Qの関数である二

つのコンダクタンス g(VIF I)および g(VIF Q)を使って式 (4.2)のように表すことができる。

Γ =
gS − {g(VIF Q) + g(VIF I)}
gS + {g(VIF Q) + g(VIF I)}

(4.2)

図 4.19に、図の中段の g(VIF I)および g(VIF Q)変化に対する反射係数 Γの変化を示す。

反射係数 Γは式 (4.2)を用いて、各コンダクタンスの値から算出したものである。gSは、

50Ωのアンテナインピーダンスがインピーダンス整合回路によって、5.8倍の 290Ωに

なることから、gS = 1/290Sとして、計算を行った。
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図 4.19:VIF Iおよび VIF Qの電圧変化による、コンダクタンスおよび反射係数の変化

定性的には、図 4.19からQMODの動作は、以下のように説明することができる。ま

ず、しきい値以上においては、二つのN-MOSFETは線形領域で動作し、VIF IおよびVIF Q

に追従するような形で g(VIF I)および g(VIF Q)が変化する。一方で、しきい値以下にお

いては、指数関数的に g(VIF I)および g(VIF Q)が変化するため、正弦波の下側がつぶれ

るような波形となる。波形より、g(VIF I)および g(VIF Q)は、高次の成分も含んではいる

が、IFの基本周波数成分を高い割合で含んでいることがわかる。

反射係数Γは、g(VIF I)および g(VIF Q)に応じて変化し、並列加算されたコンダクタン

スが小さくなると反射係数は上昇し、逆に大きくなると下降することがわかる。この並

列加算によって、IF帯の I信号の cos(ωIFt)成分とQ信号の sin(ωIFt)成分が加算される。

反射係数 Γの位相に注目すると、VIF Iから位相が 135度ずれていることから IおよびQ

の加算が確認できる。そして反射係数 Γにおいても、高次の成分を含んではいるが、そ

の周期特性から IFの基本周波数成分を高い割合で含んでいることがわかる。それゆえ

QMOD出力反射波は、IFの基本周波数成分を含む反射係数 Γと入射波である親機から

のRF信号を乗算することで周波数変換を実現することができる。
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実際に各周波数成分をどの程度含んでいるのか調べるために、図 4.19のΓをフーリエ

級数展開する。式 (4.3)に、Γを級数展開したものを示す。

Γ = Γ0 + Γ1 cos

(
ωIFt+

3π

4

)
+ Γ2 cos

(
2ωIFt−

π

2

)
+ · · · (4.3)

このとき振幅を表す Γnは、図 4.20に示すような値を取り、基本波成分の振幅 Γ1が実際

に高い割合を占めていることがわかる。基本波成分の項に加法定理を用いると、式 (4.4)

のように表すことができ、I信号の cos(ωIFt)成分とQ信号の sin(ωIFt)成分が加算されて

いることがわかる。

Γ1 cos

(
ωIFt+

3π

4

)
= − 1√

2
Γ1(cosωIFt+ sinωIFt) (4.4)
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図 4.20:反射係数 Γのフーリエ級数展開 (式 (4.3))の振幅成分

級数展開した Γを用いて、式 (4.1)を書き直すと式 (4.5)のようになる。

VOUT =

(
Γ0 + Γ1 cos

(
ωIFt+

3π

4

)
+ · · ·

)
ARF cos(ωRFt) (4.5)

ここでARFを、入射波 VRFの振幅とする。ここから加算された IFの IおよびQ信号と

RF信号を乗算することにより、式 (4.6)に示すように、ωIFから ωRF +ωIFへの周波数変

換を実現することがわかる。

VOUT = ARFΓ0 cos(ωRFt) +
ARFΓ1

2
cos

(
(ωRF + ωIF)t+

3π

4

)
+

ARFΓ1

2
cos

(
(ωRF − ωIF)t+

3π

4

)
+ · · ·

(4.6)



74 第 4章 無線通信回路

Ls=3nH

Z-match

VOUT

VRF

VQMOD
VANT

Cp=

200fF

図 4.21:アンテナからQMODまでの等価回路

次にこの反射波 VOUTから、アンテナ端における電圧 VANTを求める。アンテナ端にお

ける電圧 VANTは、図 4.21に示すように、QMODの出力端における電圧 VQMODがイン

ピーダンス整合回路を経たものである。ここでQMODの出力端の電圧 VQMODは入射波

と反射波の和として、式 (4.7)のように表せる。

VQMOD = VOUT + VRF (4.7)

アンテナ端の電圧 VANTは、VQMODからインピーダンス変換を経由することで、式 (4.8)

に示すように表せる。

VANT =
VQMOD√
1 +Q2

(4.8)

ここでQ = ω0LS/RANTであり、インピーダンス整合回路において LS = 3.0nH, CP =

200 fFとし、アンテナインピーダンスRANTは 50Ωとした。これは、上述のインピーダ

ンス変換率 5.8に対応する。式 (4.6), (4.7), (4.8)からアンテナ端の電圧 VANTは、最終的

に式 (4.9)のようにあらわすことができ、各項の係数より実際の周波数スペクトラムの大

きさがわかる。

VANT =
ARF√
1 +Q2

(
(1 + Γ0) cos(ωRFt) +

Γ1

2
cos

(
(ωRF + ωIF)t+

3π

4

)
+

Γ1

2
cos

(
(ωRF − ωIF)t+

3π

4

)
+ · · ·

) (4.9)

ここまでの数式の有効性を確かめるために、図 4.22に、式 (4.9)の振幅係数とシミュ

レーションで求めたスペクトラムの比較結果を示す。シミュレーションは、図 4.18の回

路に RF信号として 5.8 GHzの入力電力−12 dBmを入力し、IF信号として 100 MHzで

600 mVp-pの 90度位相が異なる正弦波を入力して行った。シミュレーションで得られた

VANTの時間波形をフーリエ変換し、周波数スペクトラムを求めた。図 4.22における計

算結果においても、g(VIF I)および g(VIF Q)を求めるためにシミュレーション（LSSP）を
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用いているが、それ以外では、数式をもとに計算したものである。また g(VIF I)および

g(VIF Q)を求めるための LSSPでは入力電力を−6 dBmとしていたが、インピーダンス

変換の電圧利得を考慮に入れて、図 4.22のシミュレーションでは入力電力を−12 dBm

とした。数式から求めた振幅とシミュレーション結果は、比較的一致しており、数式の

有効性が確認できる。
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図 4.22:式 (4.9)の振幅係数とシミュレーション結果の比較

ここまではQMODに関して、IおよびQ信号の加算、そして周波数変換という二つの

機能について述べてきた。実際に直交変調を行う際には、VIF Iおよび VIF Qの二つの振

幅成分を変化させることで、IQ平面上にコンスタレーションを描いていく。それゆえ、

Γに含まれる基本周波数成分は、VIF Iおよび VIF Qの振幅に対して線形に変化する必要

がある。

図 4.19のΓについて述べたときに、その波形の様子から高次の周波数成分も含んでい

ることを述べた。これはすなわち、Γは、VIF Iおよび VIF Qに対して非線形性を持つこ

とを示している。この非線形性が、VIF Iおよび VIF Qの振幅変化に対してどの程度影響

を及ぼすかを調べたのが、図 4.23である。図 4.23において、シミュレーションは、図

4.18の回路に入力電力−12 dBmを入力し、QMOD出力端の所望波電圧振幅と IF信号の

入力振幅から変換利得を求めた。IFの IおよびQ信号の電圧振幅を大きくしていったと

き、変換利得が 1 dB利得が落ちるのは、入力電圧振幅が 0.62 Vp-p程度の時であり、こ

れは今回入力する最大振幅の 0.6 Vp-pよりも大きい。少しマージンは少ないが、アンプ

等の 1 dBコンプレッションポイントからのバックオフとは異なり、IF Mixerの出力であ
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る VIF Iおよび VIF Qは、電源電圧の 0.6Vを超えた振幅を出力することは、通常動作では

考えられない。それゆえ、非線形性による利得抑圧は、1 dB以内に収まり、Γに含まれ

る基本周波数成分は VIF Iおよび VIF Qに対してほぼ線形に変化していると言える。
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図 4.23: IF信号の入力電圧振幅に対するQMODの周波数変換利得のシミュレーション

結果

低電力水晶発振回路 (XO)の設計

OUT000

OUT180

Off-chip
Crystal

XO S2D

図 4.24:水晶発振回路およびシングル差動変換回路の回路図

図 4.24に、IFローカル信号の信号源となる水晶発振回路 (XO)と S2Dの回路図を示
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す。XOは、ネガティブコンダクタンスを作るソース接地増幅部、三次のオーバートー

ンを利用するためのフィルタ部分、水晶振動子 (等価回路)で構成される。本研究では、

IF帯として、96 MHzを選択した。IF帯は、高すぎると消費電力の増大および、IF直交

ローカル信号の精度の低下を招く一方で、低すぎると親機からの RF信号の周波数 fRF

と周波数間隔が取れず fRF+ fIFの所望波周波数帯のみ取り出すことが困難になる。S2D

は初段に出力の直流レベルを定めるためのインバータ型アンプを採用し、奇数段と偶数

段のインバータのパスを設けることで 180度位相の異なる信号を作り出す。

XOにおいては、32 MHzの基本トーンを持つ水晶振動子を用いて、三次のオーバー

トーンで発振させることにより 96 MHzの発振周波数を得た。低消費電力化を実現する

ために、0.6 Vの電源電圧のもと、より低いバイアス電流でネガティブコンダクタンスを

稼ぐためにN-MOSFETをサブスレッショルド領域で動作させた。三次のオーバートーン

で動作させるために、オフチップインダクタを用いて基本トーンと三次のオーバートー

ンの間で共振するようにフィルタを構成している。

QGENの設計
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図 4.25: IF直交ローカル信号生成回路 (QGEN)の回路図
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図 4.25に、IF直交ローカル信号生成回路 (QGEN)の回路図を示す [33]。QGENは、

S2Dの差動 IFローカル信号を利用し、はじめ 180度の位相差を三段のステージを経るご

とに位相差を 90度に補正していく。QGENの各ステージでは、四段のリング発振回路

をベースとして、リング発振回路のそれぞれ四つの出力部分 (OUT I, OUT IX, OUT Q,

OUT QX)において、当該出力以外の三つの出力の位相およびひとつ前のステージの出

力の位相の合わせて四つの位相を用いて、当該出力の位相を補間する。この位相補間を

三ステージ同様に繰り返すことによって、出力における位相差が 90度に近づいていく。

そのために各ステージは、基本となる四段のリング発振回路があり、その逆方向を向く

四段リング発振回路、さらに図 4.25において対角線上に配置されるインバータ、そして

前ステージの出力を入力するためのインバータで構成する。

インバータは、リング発振回路のもつ固有の発振周波数を調整できるようにカレント

スターブ型のインバータを用いている。また図 4.25に示すように、ドライブ用のイン

バータおよびリング発振回路の基本ループを構成するインバータのサイズを、ほかのイ

ンバータの二倍のトランジスタサイズを用いて構成する。

内部ベースバンド回路の設計

S2DDATA

CLK S2D DIV2 CKGEN

S2P Buffer
BB_IQ

図 4.26:内部ベースバンド回路のブロック図

図 4.26に、内部ベースバンド回路のブロック図を示す。内部ベースバンド回路は、デ

ジタル回路で構成し、目標仕様を踏まえ最大で 10 Mb/sのデータレートで動作させる。

また外部のマイコンから入力するデータ信号とクロック信号を利用して、QPSK変調の

ための IQ差動のベースバンド信号を出力する。データ信号は、まず S2Dで差動データ

に変換し、その後シリアルパラレル変換回路 (S2P)を経て 2 bitのシリアルデータを 1シ

ンボルに変換する。その出力を多段接続したインバータでバッファリングすることによ

り、IF Mixerの内部ベースバンド信号とする。S2Pのクロック信号は、クロック生成回

路 (CKGEN)によって作られる。マイコンから入力されるクロック信号を差動に変換し、
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CKGENにおいて、差動のクロックを二分周し、分周前のクロック信号と論理積をとる

ことによりDuty比を 25 %にすることにより、クロックの遅延による誤作動を防ぐ。内

部ベースバンド回路も、その他の回路同様に 0.6 Vの電源電圧で動作しており、消費電

力の削減に寄与する。

4.1.8 測定評価結果
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図 4.27:Backscattering型送信回路の測定系
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図 4.28:Backscattering型送信回路の入力電力に対する出力電力特性
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設計した Backscattering型送信回路の有効性を確認するために、Si CMOS 65 nmプロ

セスを用いてプロトタイプの試作を行った。第三章の電源回路と同じチップ上にあるた

め、チップ写真は図 3.17と同じものである。試作したチップは、インピーダンス整合回

路、RFC、水晶振動子と三次オーバートーン用のインダクタとキャパシタととともにテ

ストボード上に実装し、測定を行った。図 4.27に、本送信回路の測定系を示す。送信回

路の基本特性を測定するために、まずは DUTと測定機器の間をケーブルで接続して測

定を行い、その後にアンテナを用いて測定を行った。親機の機能を実現するために、SG

とSAもしくはVSAをサーキュレータを介して接続し、DUTにSGからRF信号を送信

しながら、DUTからの出力信号を SAまたは VSAを用いて測定した。また送信回路測

定においてはVSGを用いて外部からベースバンドの IQ信号を入力して、測定を行った。

図 4.28に、入力電力に対する出力電力特性の測定結果を示す。測定は、5.8 GHzのRF

信号を送信回路に入力し、その入力電力を変化させながら出力電力の変化を測定した。

入力電力−5.9 dBmのときに、出力電力は−28.6 dBmであり、中心周波数は IFの96 MHz

分離れた 5.896 GHzとなっていることを確認した。シミュレーションにおいてインピー

ダンス整合回路の LSを 1.5 nHとしたときのものと、測定結果の入力電力が低い状態の

ときは一致していることが確認できる。LSを 5.0 nHとすると、さらに低い入力電力で

も、大きな出力電力を得ることができ、ボードにおける寄生容量を削減し、LSの値を

1.5 nHより大きくすることにより、改良ができると考えられる。
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図 4.29:500 ks/s QPSK変調時の入力電力に対する EVM特性

図 4.29に、本送信回路における入力電力に対するEVM特性の測定結果を示す。測定
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は、PN11段の疑似ランダムデータ、シンボルレート 500 ks/s、α = 0.5のルートレイズ

ドコサインフィルタを用いてQPSK変調のベースバンド信号を用いて行った。送信回路

は、−18 dBmから 2 dBmの入力電力にわたり、7 %以下の EVMを実現することを確認

した。

BPSK 500kb/s

EVM=5.0%

QPSK 1Mb/s

EVM=5.0%

16-QAM 2Mb/s

EVM=4.8%

32-QAM 2.5Mb/s

EVM=4.6%

図 4.30:各変調方式におけるコンスタレーションの測定結果 (全て 500 ks/s、アンテナ間

隔 10 cm)

32-QAM 2.5Mb/s

図 4.31:32QAM 2.5 Mb/s時の変調スペクトラムの測定結果

図 4.30に、BPSKから 32QAMまでの各変調方式におけるコンスタレーションの測定

結果を示す。測定は、親機用のアンテナと本送信回路用のアンテナの間隔を10 cmとった
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状態で、PN11段の疑似ランダムデータ、シンボルレート 500 ks/s、α = 0.5のルートレイ

ズドコサインフィルタの条件で行った。測定結果より、どの変調方式においても 5 %程度

のEVMを実現しており、IFQBの有効性を確認することができる。32QAM変調時にお

いては 2.5 Mb/sの速度で、EVMは 4.6 %であり、またそのときのスペクトラムを図 4.31

に示す。測定した占有帯域幅はおよそ 0.75 MHzであり、この結果は 32QAM, 2.5 Mb/s,

ベースバンドフィルタの α = 0.5から求められる計算結果と一致しており、このとき周

波数利用効率は 3.3 b/s/Hzである。

4.2 受信回路

4.2.1 目標仕様

表 4.3:受信回路の目標仕様

変調方式 OOK

データレート 100 kb/s

ダイナミックレンジ　 −25 dBm～ 5.0 dBm

出力電圧 10 kΩ負荷時 100 mVP−P

消費電力 50µW

表 4.3に受信回路の目標仕様を示す。受信回路は、親機からの送信出力電力が比較的

大きい点、扱うデータが制御信号や IDといった比較的小さいデータを想定しているた

め、目標仕様は緩和することができる。受信回路が復調する信号は、親機から送信され

るOOK信号であり、データレートは 100 kb/s程度とする。また受信回路で復調する際

のダイナミックレンジは、RF-EHの最小受信感度から余裕を取り、最小で−25 dBm、最

大で 5 dBmの 30 dBのダイナミックレンジとする。出力電圧は、負荷となる外部のマイ

コンのADCもしくはコンパレータの入力インピーダンスを考慮し、10 kΩの負荷時に最

小で 100 mVP−Pとする。受信回路の消費電力は、送信回路よりも動作時間が短いこと、

および動作も簡易なものとなるため、50µW以下を目指す。
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4.2.2 受信回路の構成と動作

ED

( )
2

Out Buffer

RX OUT

Z-match

RX

TX&電源回路

EN

図 4.32:受信回路の構成ブロック

図 4.32に、受信回路を構成するブロック図を示す。受信回路は、送信回路および電源

回路と同じインピーダンス整合回路を経て、初段においてOOK信号を包絡線検波回路

(ED)で復調し、出力バッファ回路 (Out Buffer)で出力負荷となるマイコンの ADCまた

はコンパレータをドライブする。一般的に、受信回路において、初段には低雑音増幅器

(LNA) を配置したり、初段でダウンコンバージョンした後に利得の高いアンプで増幅す

るといった構成が取られる。しかし、本受信回路においては、比較的大きな受信電力が

保障されているために、初段で復調および増幅をしてしまい、出力バッファでは、電圧

利得をとるのではなく、出力インピーダンスを下げてドライバビリティを上げるような

構成とした。このことにより、キャリア周波数帯で動作する回路を EDのみとし、回路

面積を増大させるインダクタの使用や消費電力の増大を避けることができる。

4.2.3 受信回路の設計

図 4.33に、受信回路の回路図を示す。包絡線検波回路 (ED)は、ゲート接地型の回路

の負荷をP-MOSFETの電流源と寄生容量で、入力部分を送信回路のRFCを共用するこ

とで構成する。受信回路は、受信感度や消費電力の要求が緩い代わりに、受信回路がオ

フ状態のときに、送信回路やRF-EHの性能を落とさないよう、オフ時の受信回路の入力

インピーダンスを高めるように設計した。受信回路のオフ時の回路は、送信回路のオフ

時の回路とほぼ同じものと考えることができる。受信回路のN-MOSFET MN1のサイズ

は、QMODの 2つのN-MOSFETの合計サイズの七分の一であるので、送信回路のオフ

時のインピーダンスは 100 kΩ程度であったが、受信回路のオフ時のインピーダンスはそ
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図 4.33:受信回路の回路図

れよりも大きくなる。

MN1のソース端子に、RFCを用いてグランド中心で受信信号を入力し、所望のベー

スバンド帯の信号のみを増幅することで、復調および増幅動作を実現する。そのために、

ゲート接地回路の負荷インピーダンスを、キャリア周波数帯では低く、ベースバンド帯

では高くなるよう P-MOSFET MP1のバイアス電圧と寄生容量でカットオフ周波数を調

整する。

出力バッファ回路は、ドレイン接地回路の負荷を N-MOSFETの電流源として構成し

た。10 kΩの負荷において 100 mV以上の出力電圧が出せるように、出力電圧を引き上げ

るときに動作するN-MOSFET MN2のサイズを選択した。また出力を引き下げる際に動

作する負荷電流源は、100 kb/s程度の速度で動作するように電流値を決定した。

4.2.4 測定評価結果

受信回路の有効性を確認するために、Si CMOS 65 nmプロセスで試作を行い、プロト

タイプの測定評価を行った。受信回路は、Backscattering型送信回路および電源回路と同

じチップ上に作成しており、チップ写真は図 3.17に示したものと同じものであり、テス

トボードも送信回路と同様のものを使用して、測定を行った。

図4.34に、受信回路の出力波形の測定結果を示す。測定は、−5.9 dBm, 100 kb/sのOOK

信号を入力し、電源電圧を内部の LDOから供給することで行った。負荷は、測定器の入

力インピーダンス 1 MΩ//11.5 pFで行い、出力電圧は 220 mVP−Pであった。また入力電

力−22.9 dBmのとき、出力電圧は 150 mVP−P、2.1 dBmのときに 200 mVP−Pであった。
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RX OUT
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Stored voltage
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図 4.34:受信回路の出力波形 (−5.9 dBm入力、100 kb/s)

4.3 チューナブルインピーダンス整合回路

本節では、インピーダンス整合と可変受動素子の融合による、インピーダンス整合回

路のチューナブル化について述べる。可変受動素子として、本研究ではRF MEMS可変

インダクタに注目し、メタルが AuであるMEMSプロセスを用いてMEMSインダクタ

の試作を行った。試作したMEMSインダクタの測定データをもとに、インピーダンス

整合回路を含むRF-EHのシミュレーションを行い、チューナブルインピーダンス整合回

路について検討を行った。

4.3.1 インピーダンス整合回路と可変受動素子

CP

LMEMS

Z-match RF-EH

Lbond Lbond

LS

}RS RL

Antenna

RP

図 4.35:可変受動素子を含むインピーダンス整合回路図

図 4.35に可変受動素子を含むインピーダンス整合回路 (Z-match)の回路図を示す。こ
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れまで述べてきたZ-matchと同様に、L型の整合回路を採用し、インダクタLSの値を変

化させることができるようにする。式 4.10に示すように、LSを大きく、CPを小さくす

ることで、RF-EHから見たアンテナのインピーダンスRPを大きくすることができる。

これは、RF-EHにおいては、Z-matchにおけるパッシブゲインを大きくとることができ、

入力電圧振幅を大きくすることができる。

RP ≈ 1

RS

LS

CP

(4.10)

4.3.2 MEMSプロセス

Si substrate

Metal1

Via

Metal2

15μm

1kΩ cm

SiO2

15μm

15μm

Metal: Au

図 4.36:使用したMEMSプロセス

図 4.36にインダクタの設計試作に用いたMEMSプロセスの断面図を示す。本MEMS

プロセスの特徴として、各層の厚さが 15µmと厚く、メタルには Al やCuではなく Au

を使用している点が挙げられる。また基板には、CMOS等で使用されるものよりも抵抗

率が高い 1kΩ · cmの Si基板を用いている。厚膜の配線は、基板との間に寄生容量を生

じることなく、配線抵抗を下げることができ、広帯域かつ高Qの受動素子には不可欠で

ある。また、高周波のインダクタにおいて、基板との磁気的結合によるQ値の劣化は深

刻な問題であり、高い基板抵抗率は、基板での損失を小さくすることができる [34,35]。
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4.3.3 ソレノイド型インダクタ

インダクタの設計

可変インダクタには大きく分けて、インダクタンス変化が連続的なもの、離散的なも

のがある。連続変化タイプのインダクタは、所望のインダクタンス値を正確に実現でき

るが、構造や使用するプロセスが複雑になってしまうこと、大きな可変範囲をとること

が難しいというデメリットがある [36–42]。スイッチタイプのインダクタは、連続可変

タイプのものに比べて、構成がシンプルにできること、大きな可変範囲を取りやすいと

いうメリットがある反面、離散的な変化であるために、細かい調整がとれないというデ

メリットが存在する [43–47]。本研究では、離散変化でありながら高い分解能を達成す

るようなスイッチ型可変インダクタについて研究を行った。

L 2L 4L 2 L
n

switch1 switch2 switch3 switch n

図 4.37:提案する可変インダクタのコンセプト

図 4.37に、提案する可変インダクタのコンセプトを示す。2の n乗に重み付けをした

インダクタに、それぞれ並列にスイッチをつけ、そのオンオフによりインダクタンスを

変化させる。このような構成にすることで、少ないスイッチで、高い分解能を得ること

ができる。この考え方を用いて、実際に 2 bit、すなわちスイッチが二つの可変インダク

タの設計を行った。図 4.38に設計したインダクタの全体図を示す。インダクタはソレノ

イドタイプを用いて、全部で 17ターンで、それぞれ 3ターン、6ターン分にスイッチを

つけることにより、図 4.37の L, 2Lを実現する。また表 4.4にスイッチの状態と実際の

巻き数の関係を示す。ソレノイドタイプのインダクタを用いることにより、スパイラル

タイプのインダクタに比べて、容易にスイッチをつけることが可能で、巻き数に応じて

所望のインダクタンス変化を選ぶことができる。図 4.39に詳細なソレノイドインダクタ

の図を示す。前節の通り、今回はAu二層のMEMSプロセスをもちいており、二層全て

を利用し、ソレノイドインダクタのコイルを実現した。各配線の幅は 20µm、各コイル
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switch1 (3 turn short-cut)

switch2

(6 turn short-cut)

1000 μm

160 μmto measurement pad

図 4.38:インダクタ全体図

同士が近接しインダクタンス値が上がるように配線間の距離はプロセスの最小ルールの

値とした。

表 4.4:スイッチの状態と実際の巻数

Switch1 Switch2 Status 巻き数

0 0 00 17

1 0 01 14

0 1 10 11

1 1 11 8

試作評価結果

図 4.40に、実際に試作したインダクタのチップ写真を示す。今回はMEMSスイッチ

は搭載せずに、スイッチの部分のオンオフ状態四種類をそれぞれ再現したインダクタを
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metal1

metal2

via
thickness: 15 μm

width: 20 μm

metal: Au

図 4.39:ソレノイドインダクタ詳細

‘00’

‘01’

‘10’

‘11’

1000 μm

160 μm

sw1 sw2

図 4.40:試作したインダクタ写真

作り (例えば図 4.40の ‘01’ は sw1がオン、sw2がオフの状態を表す)、インダクタンス変

化、Q値の測定を行った。インダクタンスとQ値の測定は、インダクタのSパラメータ
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を測定後、Yパラメータに変換し、以下の式より算出した。

L =
1

2πf
Im

(
1

Y11

)
(4.11)

Q = −
Im

(
1

Y11

)
Re

(
1

Y11

) (4.12)

図4.41に4つのインダクタのインダクタンス値を示す。自己共振周波数は10 GHz以上で

あり、6 GHz程度までフラットなインダクタンス特性が得られている。図 4.42に 2 GHz、

5 GHzのときのインダクタンスの可変範囲を示す。2 GHzのとき、1.7 nHから2.2 nHの線

形なインダクタンス変化が得られていることがわかる。5 GHzでは、若干の線形でない

変化が見られる、これはスイッチ端子間の寄生容量の影響であると考えられる。図 4.43

にQ値の測定結果を示す。最大のQ値はスイッチが両方オンになった際で、5 GHzのと

きに 22のQ値が得られていることがわかる。また 1.2 GHzから 7.4 GHzの広帯域にわた

り 10以上のQ値が得られた。
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図 4.41:インダクタンス測定結果
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図 4.42:インダクタンス可変範囲
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4.3.4 プレーナ型ソレノイドインダクタ

インダクタの設計

図 4.44に新たに提案するインダクタの形状を示す。ここで、前項のインダクタをソレ

ノイドインダクタ、今回提案するインダクタをプレーナ型ソレノイドインダクタと呼ぶ。

前節のソレノイドインダクタにおける、インダクタのスイッチを巻き数に応じて付けて

いくことができ、スイッチの付けやすさに優れているという特性はそのままに、同じイ

ンダクタンスで比べた際にQ値の向上を図ることができる。

metal 2

metal 1

via

metal: Au

thickness: 15 μm

width: 20 μm 

space: 16 μm

図 4.44:プレーナ型ソレノイドインダクタ

インダクタのインダクタンスは以下の式のように表せる [48]。

Ltotal = Lself +M+ −M− (4.13)

ここで、Ltotalはインダクタ全体のインダクタンス、Lself は各配線がもつ自己インダク

タンス、M+は各配線間に生じる正の相互インダクタンス、M−は負の相互インダクタ

ンスである。Q値は以下の式で表される。

Q =
ωLtotal

R
(4.14)

Rはインダクタにおける損失である。Ltotalは、Lselfを増加させることにより大きくでき

るが、その場合LselfとともにRの損失も増えてしまう。そのため、Q値を高く保ったま
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まLtotalを大きくするには、Lselfを増やすのではなく、M+を増やし、M−を減らすよう

なインダクタ形状である必要がある。提案するインダクタでは、同じ方向に電流が流れ

る配線を近接させ、逆方向に流れるような配線を遠くに配置することにより、M+の増

加、M−の減少を図っている。それと同時に、前節のソレノイドインダクタ同様に、巻

き数に応じてスイッチを付加できる構成とすることにより、スイッチの付けやすさを実

現している。提案するインダクタ形状の有効性を確認するため、前節で説明したものと

同様のMEMSプロセスを用いて、インダクタを設計した。インダクタはAu二層メタル

を用いて、図 4.44に示すように、ソレノイドインダクタを平面上に展開するような形で

コイルを作った。配線の幅は 20µm、配線の間隔はプロセスの最小線間隔である 16µm

とした。線幅は細すぎると、配線抵抗が大きくなるが、太くしすぎても寄生容量による

基板とカップリングによる基板での損失が大きくなるために、バランスのとれた線幅が

必要である。線間隔は、配線同士のインダクティブカップリングを増やすために、最小

線間隔とした。

試作評価結果

図 4.45:試作したプレーナ型ソレノイドインダクタ写真

図 4.45に試作したプレーナ型ソレノイドインダクタのチップ写真を示す。前節のイン



94 第 4章 無線通信回路

0
0

5 10 15 20

2

4

6

8

10

In
d

u
c
ta

n
c
e

 (
n

H
)

Frequency (GHz)

4 turns 3 turns

2 turns 1 turn

図 4.46:インダクタンス測定結果
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図 4.47:Q値測定結果

ダクタと同様に、スイッチは付けず、スイッチのオンオフを表した四種類のインダクタ

を試作した。図 4.46にインダクタンスの測定結果を示す。スイッチのオンオフ状態に応

じて、2 GHzにおいて 1.0 nHから 3.3 nHまで変化することがわかる。ここで Tunability

を以下の式で定義する。

Tunability = 100× Lmax − Lmin

Lmin

. (4.15)
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測定結果より Tunabilityは 230 %であることがわかる。また四種類の状態の中での最小

自己共振周波数 10 GHzであり、十分広帯域な特性が得られていることがわかる。図 4.47

にQ値の測定結果を示す。どの状態のインダクタにおいても、Q値は2.5 GHzから6 GHz

において、20以上と高い値を達成した。

4.3.5 チューナブルインピーダンス整合回路の検討

前項のプレーナ型ソレノイドインダクタの測定結果を用いて、チューナブルインピー

ダンス整合回路の検討行った。このインダクタは 1巻から 4巻のインダクタンス変化を

実現することにより、図 4.35に示す LSを変化させ、インピーダンス整合回路の動作周

波数を変化させる。シミュレーションは 65 nm全体チップのRF-EHを接続して行い、ボ

ンディングワイヤの Lbondを 1.0 nH、Q値を 50、PAD等の寄生容量で構成されるCPを

100 fFと設定した。図 4.48にインダクタの巻き数を変化させた時の RF-EHの出力電圧

のシミュレーション結果を示す。RF入力電力は−10 dBm、RF-EHの負荷は 10 MΩであ

る。インダクタの巻き数が変化するとインピーダンス整合回路の共振周波数も 4.6 GHz

から 5.9 GHzまで変化し、インピーダンス整合回路の動作周波数をチューナブルに調整

できることを示している。
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図 4.48:シミュレーション結果　プレーナ型ソレノイドインダクタを用いたチューナブ

ル整合回路
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第五章では、これまでに試作した 65 nm全体チップと市販の部品を用いて作成した無

線センサ端末、およびそのセンサ端末を用いた無線センサシステムのデモンストレーショ

ンについて述べる。センサ端末は、市販の小型マイコンで制御を行い、IDを識別し、マ

イコン内部の温度センサデータを採取する。そのデータを65 nm全体チップを用いてバッ

テリーレスで無線通信を行い、親機に採取データを送信する。

5.1 バッテリーレス無線センサ端末のデモンストレーション

5.1.1 デモンストレーションの概要

Chip MCU

VSG

VSAPC

5.8GHz

OOK

5.896GHz

QPSK

& ID

図 5.1:バッテリーレス無線センサ端末を用いたデモンストレーションの概要

図 5.1に、バッテリーレスセンサ端末を用いた無線センサシステムのデモンストレー

ションの概要を示す。本デモンストレーションでは、温度をセンシング対象とする。第

二章で示したタイムチャートの通り、デモンストレーションは以下の順で行う。

1.親機がRF信号を送信し、無線センサ端末を充電する。
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2.親機が 8 bitの IDデータをOOK信号に乗せて送信し、対応する無線センサ端末を

選択。

3.対応するセンサ端末で、温度データを採取し、QPSK信号に乗せて親機へデータを

送信する。

4. VSAでセンサ端末からの信号を復調し、PC上に温度情報を表示する。

5.1.2 バッテリーレス無線センサ端末の構成と動作
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図 5.2:無線センサ端末の構成図

図 5.2に無線センサ端末の構成ブロック図を示す。無線センサ端末は、本章までに述

べてきた 65 nm全体チップを中心に、小型 8 bitマイコン、5.8 GHz帯チップアンテナ、ス

トレージ用キャパシタ、水晶振動子、その他外付けインダクタおよびキャパシタで構成

した。またこれら部品を含む、センサ端末の回路図を図 5.3に示す。

マイコンはAtmel社のAttinyシリーズを用いた。65 nm全体チップの電源電圧である

0.6 Vで動作するマイコンは、市販品では見当たらなかったため、マイコンの中では低

電圧動作である 1.8 Vの電源電圧のマイコンを選択した。本センサ端末を完全にバッテ
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図 5.3:無線センサ端末の回路図

リーレスで動作させるには、ストレージ用キャパシタのエネルギーを利用して、昇圧回

路を動作させ、1.8 Vの電源電圧を作り出す必要があるが、本デモンストレーションで

は、マイコンには 1.8 Vの電源電圧を外部から供給する。Attiny84Aは、温度センサを

内蔵している点、また消費電流が 1 MHz動作時に 210µAと低消費電力用途に向いてい

る点、パッケージが 3.0 mm×3.0 mm×0.8 mmと小型である点において本デモンストレー

ションに適していると判断した。

図 5.4:チップアンテナの指向性 [49]

チップアンテナは、太陽誘電社の WLAN 用のものを用いた。サイズは、

10 mm×4 mm×1 mmと若干大きいが、4.9 GHzから 5.9 GHzまで VSWRが 2以下と広

帯域であり、5.9 GHzにおいてピークゲインが 2.4 dBiと良好な特性を持つ。図 5.4に本

チップアンテナの指向性を示す [49]。アンテナのサイズは、センサ端末のサイズを決め
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る大きな要因であり、プリント基板上にアンテナを作製するなど、さらなるアンテナの

小型化が今後の課題である。

無線センサ端末の充電に関しては、第三章の電源回路で述べたとおり、チップ内のRF-

EHが、親機から来るRF信号を使ってストレージ用キャパシタを充電する。本センサ端

末では、ストレージ用キャパシタとして、2012サイズの 47µFのキャパシタを二つ用い

た。現在、2012サイズで 100µFのものまで存在するが、今回は入手できなかったため

上述のキャパシタで代用した。

IDの照合は、まず親機から来るOOK信号をチップ内の受信回路で復調し、それをマ

イコン内のアナログコンパレータでデジタルデータとしてマイコンに取り込み、マイ

コンに書き込んでおいた ID と照合する。図 5.3に示すように、チップの受信回路出力

(RX OUT)は、マイコンのアナログ入力 (AIN0)に接続する。またアナログコンパレータ

のしきい値を与えるために、RX OUTを一次のRCローパスフィルタを通し直流成分を

取り出し、その出力をもう一つのアナログ入力である AIN1に接続する。アナログコン

パレータが出力するデータを 8 bit分ためて、あらかじめマイコンに書き込んでおいたセ

ンサ端末の 8 bitの IDと比較し、IDが合致した場合のみセンシングおよび送信モードに

移行する。

(8bit) 10bit (8bit)

‘S’ : 11001010 ‘E’ : 10100010

図 5.5:送信データブロック

温度センシングでは、IDが合致した端末において、マイコン内蔵の温度センサの出力

を内蔵の 10 bit逐次比較型ADCを用いて、温度情報を 10 bitのデジタルデータとして出

力する。

取得した温度データの前後に、通信の開始を示すヘッダと通信の終了を示すエンドシー

クエンスを付け一つのデータブロックとして送信する。今回はエラー訂正符号は用いず

に、図 5.5に示すような簡易な送信データブロックを作成し無線通信を行う。またデー

タ信号に同期したクロック信号をマイコンで作り出し、データ信号とともにチップ内の

送信回路に供給する。

親機において、VSAを使用してセンサ端末から送られてきたデータブロックのヘッ

ダ部分をトリガとして温度データ部分を取り出し、VSAと接続されたPC画面上に表示
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する。

5.1.3 デモンストレーション結果

Antenna

MCU

Cstorage
65nm

21mm×10mm

Z-match
&RFCLPF

3rd
over tone

図 5.6:作成した無線センサ端末の写真

5cm

RF-EH

図 5.7:デモンストレーションのセッティング写真
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無線センサシステムにおいての、本研究の有効性を確認するために、図 5.6に示す無

線センサ端末を作成し、バッテリーレス無線通信のデモンストレーションを行った。セ

ンサ端末のサイズは 21 mm×10 mm××2 mmの 0.42cm3である。

図 5.7にデモンストレーションのセッティング写真を示す。上記のセンサ端末を用い

て、シールドボックスの中で親機のアンテナから 5 cm程度離したところに設置し、デモ

ンストレーションを行った。親機の出力は 5.8 GHz、16.5 dBmと設定し、図 5.1に示し

た親機を構成する VSGから、充電およびセンサ端末のキャリア用の CW信号、そして

センサ端末に IDデータを送信するOOK信号を交互に出力する。今回、65 nm全体チッ

プはバッテリーレスで動作するが、マイコンには外部から 1.8 V電源を供給する。また

RF-EHによる充電電圧を観測するために、モニタ用の線を出している。

図 5.8: RF-EHによるストレージ用キャパシタ充電の様子

図 5.8に、実際にRF信号を親機側のアンテナから出力し、無線センサ端末のストレー

ジ用キャパシタを充電した際の充電電圧の波形を示す。充電は一定の充電電圧となると

終了し、RXモードとなり、図5.8の電圧の減りの傾きが小さい部分に相当する。RXモー

ドにおいてセンサ端末で IDを認証すると、すぐに TXモードに移る。TXモードの方が

RXモードよりも消費電力が大きいため、図 5.8に示すように充電電圧の減りの傾きが急

になる。

図 5.9がセンサ端末の送信信号をVSAで測定した結果であり、データブロックおよび

親機の受信機における変調精度を示している。変調精度は 4.3 %程度で、良好なSNR特
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(8bit) (10bit) (8bit)

図 5.9:センサ端末の送信信号の VSA測定結果

VSAでヘッダに

図 5.10:センサ端末から送られた温度データを親機の PC上で確認する様子

性を示しており、データブロックも図 5.5に示したように 10 bitの温度データがヘッダと

エンドシークエンスに挟まれて送信されていることが確認できる。さらにバイナリの温

度データをPC内で処理し、実際の温度を表示したものが図 5.10である。本研究で試作

した 65 nm全体チップを搭載した無線センサ端末を用いて、実際に温度センシングをデ

モンストレーションすることに成功した。

5.2 無線センサ端末の試作結果まとめ

表 5.1に無線センサ端末の試作結果をまとめる。上り伝送速度は、目標の 10 Mb/sに

達していないが、測定時に通信距離を短くとればさらなる高速通信も可能であると考え
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られる。通信距離が、目標性能よりも著しく小さいのは、動作周波数帯、RF-EHの受信

感度、親機の送信電力の三点が理由である。7 mは、動作周波数が 900 MHz帯のもので

あり、本研究では 5.8 GHz帯のものまでしか試作できていない。またRF-EHの感度が目

標の−12 dBmより劣化し、−6 dBm程度になってしまったことも原因の一つである。さ

らに親機の送信電力を 36 dBm EIRPを想定していたが、測定器の限界で 19 dBm EIRP程

度までしか出力電力を上げられなかったことが、通信距離を小さくした要因である。最

大スペクトラル効率は目標としていた 64QAMまでは届かず、32QAMまでだったため

に 3.3b/s/Hzまでだが、今後親機の送信電力を上げることにより、TXに入力される RF

信号の振幅が大きくなり、64QAMまで対応できる可能性がある。最後にセンサ端末の

サイズは 0.4cm3と目標の四倍程度になったが、ボードレイアウトを改善、具体的には

片面だけでなく両面に部品を実装することでさらなる小型化を図ることができると考え

ている。

図 5.11にBackscattering型送信回路の消費電力とスペクトラル効率を ISSCCで発表さ

れた低消費電力送信回路と比較した結果を示す。提案したBackscattering型送信回路は、

低消費電力でありながら、他の論文と比較しても非常に高いスペクトラル効率を実現し

ていることがわかる。

表 5.1:無線センサ端末の試作結果まとめ

目標 試作結果

最大伝送速度　 下り: 100 kb/s,上り: 10 Mb/s 下り: 100 kb/s,上り: 2.5 Mb/s

最大通信距離 　 7 m 5 cm

動作周波数帯 5.8 GHz, 2.4 GHz, 900 MHz帯 5.8 GHz

変調方式　 下り: OOK,上り: n-PSK, n-QAM 下り: OOK,上り: n-PSK, n-QAM

最大スペクトラル効率　 下り: 0.5 b/s/Hz,上り: 4.0 b/s/Hz　 下り: 0.5 b/s/Hz,上り: 3.3 b/s/Hz

最大ストレージ容量　 100µF 94µF

センサ端末サイズ 0.1cm3 0.4cm3
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図 5.11:本研究と ISSCCにおける低消費電力送信回路の比較 1: X. Wang, et al., ISSCC

2012 [57], 2: X. Huang, et al., ISSCC 2012 [59], 3: F. Chen, et al., ISSCC 2014 [51], 4:

J. K. Brown, et al., ISSCC 2013 [54], 5: S. Geng, et al., ISSCC 2014 [50], 6: M. Flatscher, et

al., ISSCC 2009 [64], 7: A. Wong, et al., ISSCC 2012 [61], 8: V. K. Chillara, et al., ISSCC

2014 [53], 9: S. Rai, et al., ISSCC 2009 [65], 10: F. Zhang, et al., ISSCC 2012 [60], 11: Y.-

H. Liu, et al., ISSCC 2013 [55], 12: M. Vidojkovic, et al., ISSCC 2011 [63], 13: G. Papotto,

et al., ISSCC 2012 [58], 14: H. Nakamoto, et al., ISSCC 2006 [66], 15: H. Reinisch, et al.,

ISSCC 2011 [62], 16: M. Vidojkovic, et al., ISSCC 2014 [52], 17: S.-J. Cheng, et al., ISSCC

2013 [56].
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第6章 結論

6.1 まとめ

第一章においては、研究背景、目的について述べた。これまでの半導体産業の成長を

振り返り、半導体産業の重要性について述べたのち、半導体の新たな適用先、そして社

会課題解決の手段として IoT、M2M、ワイヤレスセンサネットワークへの期待が高まっ

ていることを述べた。2020年頃には、あらゆる場所にセンサ端末が存在し、ネットワー

クに接続されるセンサの数は一兆個を超えると予想されており、その際の課題として、

大量のセンサ端末のメンテナンスコスト、および大量のデータ通信による電波資源の枯

渇が挙げられる。本研究の目的を、一兆個センサ時代を切り拓く無線通信集積回路シス

テムの追究と設定し、具体的な達成目標として、周波数利用効率の高いバッテリーレス

センサ端末の実現を目指すことを述べた。

第二章においては、無線センサ端末を含むシステムについて概要および目標仕様を示

し、そのセンサシステム実現に向けた基礎となるアプローチについて述べた。バッテリー

の代わりとなる電力源として、RF-EHを利用する。一つの親機から N個のセンサ端末

にRF信号を用いて給電を行い、無線通信においては 1対Nのスター型のトポロジーと

する。センサデータを扱う上り方向では、最大で 10 Mb/s, 4.0 b/s/Hzの無線通信を目指

す。目標達成にむけた基礎的なアプローチとなる異種機能集積および階層縦断アプロー

チのもと、三つの具体的な技術、キャリア供給変調技術、通信開始検知電源管理技術、

チューナブルインピーダンス整合技術を提案した。

第三章においては、電力供給および電源管理を担う電源回路の設計、試作結果を示し

た。はじめに、RF-EHの原理確認のため試作した、ディスクリート部品で構成したRF-EH

について述べた。次に本研究の中心的な試作となるCMOS 65 nm全体チップにおける電

源回路について述べた。65 nm全体チップの電源回路は、5.8 GHzのRF信号を利用して

充電し、蓄えたエネルギーを利用して、安定な 0.6 Vの電源電圧を生成することを試作

結果より確認した。最後に、さらなる性能向上を目指したCMOS 180 nm電源チップの

試作について述べた。180 nm電源チップでは、通信開始検知電源管理技術を適用し、充
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電電圧検知に加えて新たにRF-SDを搭載することで、通信の開始を考慮したセンサ端末

の起動を可能にし、さらなるエネルギー利用効率および充電効率の向上を実現した。

第四章においては、インピーダンス整合回路を含む無線通信回路の設計、試作結果を

示した。はじめに、低消費電力かつ高速・高スペクトラル効率を目指したキャリア供給型

送信回路を提案し、試作結果を示した。キャリア供給型送信回路においては、キャリア供

給変調技術に基づき、親機から来る電力供給用のRF信号をキャリア信号として再利用す

ることで、高周波PLLを不要にし低消費電力化を図った。加えて、IF帯において、直交変

調を実現することで、高精度かつ低消費電力でスペクトラル効率の高い高次の変調を実

現することができた。次に、キャリア供給型送信回路の問題点を改善するBackscattering

型送信回路の設計、および 65 nm全体チップにおける試作結果を示した。Backscattering

型送信回路では、新たに IF-based Quadrature Backscattering技術を提案することで、キャ

リア供給型送信回路の問題点であったアンテナ数および消費電力の増大を解決している。

IF-based Quadrature Backscattering技術を利用することで、電力を消費するのが IF帯の

回路のみとなり、113µWの低消費電力で 2.5 Mb/s, 32-QAMの高次変調を実現した。ま

た、センサ端末の動作周波数拡大を目指し、MEMSプロセスを用いたチューナブルイン

ピーダンス整合技術について述べ、新たに提案したプレーナ型ソレノイド形状をもつ可

変インダクタを使用することで、動作周波数帯域の拡大の見込みが得られた。

第五章においては、第三章、第四章で述べた 65 nm全体チップを用いて構成した無線

センサ端末について述べた。無線センサ端末は、市販のマイコンで制御し、マイコン内

部の温度センサで温度データを取得する。マイコンと 65 nm全体チップの電源回路およ

び無線通信回路を利用して、温度センサデータを採取するデモンストレーションを行い、

試作したチップが無線センサ端末においてバッテリーレスで無線通信できることを確認

した。また、無線センサ端末の試作結果をまとめ、目標仕様および先行研究に対する位

置付けを述べた。

6.2 結論

本研究の目的は、一兆個センサ時代を切り拓く無線通信集積回路システムの追求であ

る。異種機能集積および階層縦断的アプローチのもと生まれたキャリア供給変調技術、

通信開始検知電源管理技術、チューナブル整合技術は、無線通信のバッテリーレス化お

よび周波数利用効率の高い無線通信を実現することで、一兆個センサ時代の技術課題解

決に大きく貢献する。
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6.3 今後の展望

6.3.1 電源回路に関する展望

まず、第三章において述べた電源回路について、課題も含めた今後の展望について述

べたい。

65 nm全体チップにおけるRF-EHは、5.8 GHz帯で動作し、−5.9 dBmの最小受信感度

を測定結果より得たが、目標性能である−12 dBmから劣化してしまった。原因として、

L型のインピーダンス整合回路を構成するキャパシタが、ボード実装時に寄生容量によ

り増加してしまったことを挙げた。今後、5.8 GHz帯のRF-EHの最小受信感度を向上さ

せ、通信距離を伸ばすために、インピーダンス整合回路の改良を行う必要がある。イン

ピーダンス整合回路については、現在の L型からさらに素子数を増やしたΠ型にする等

考えられるが、実装がさらに難しくなる。そこで、現在のローパス L型からハイパス L

型に変更することで、寄生容量の影響を減らすことができると考えている。図 6.1(a)に

ローパス L型、(b)にハイパス L型の整合回路を示す。図に示す通り、ローパス L型で

は、寄生容量成分が直接インピーダンス変換比を決定するため、寄生容量の増加が変換

比の低下を招き、そのことが電圧利得の低下につながり、最終的にRF-EHの最小受信感

度を劣化させる。一方で、ハイパス L型を利用することで、寄生容量成分をインダクタ

でキャンセルしながら、インピーダンス整合回路を構成できるため、寄生容量の増加に

対して影響を受けにくいと言える。

RF-EH

Z-match

RF-EH

Z-match

(a) (b)

図 6.1: L型インピーダンス整合回路 (a)ローパス L型、(b)ハイパス L型

図 6.2に、これまでに発表された RF-EHおよび本研究の RF-EHの測定結果の入力電

力に対する出力電力をプロットしたものを示す。RF-EHの発表はほとんどが 900 MHz帯

のものであるので、915 MHzで測定を行った 180 nm電源チップの RF-EHと比較する。

本研究は、目標仕様が最小受信感度が−12 dBm、そのときの負荷電力が約 120 nWと設

定していたので、先行研究と比べて性能が優れているわけではない。しかし、本研究で
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図 6.2:これまでに発表されたRF-EHおよび本研究のRF-EHにおける、入力電力に対す

る出力電力 1, 10: [76], 2, 9, 20: [67], 3: [79], 4: [78], 5: [75], 6, 8, 13: [17], 7: [72], 11, 16,

22: [74], 12: [70], 14: [77], 15: [69], 17: [68], 18: [71], 19, 21: [73].

は、RF-EHだけでなく、無線通信回路を備え、アンテナ一つのみで給電から高次変調信

号の送信まで行える点に優位性がある。

図 6.2から、現在最も受信感度の良い RF-EH [76]では、−25 dBmの受信電力から

160µW程度の電力を作り出すことができる。[76]において報告されている RF-EHで

は、差動の整流回路を利用し、さらにインピーダンス整合を自動でキャリブレーション

する回路が含まれている。ただし、アンテナも含めたRF-EHの設計がなされており、ア

ンテナのインピーダンスは標準の 50Ωではない。

今後、本研究におけるRF-EHとしては、二つの方向性があると考えている。図 6.2の

左方向に進展し、最小受信感度を向上させることで、動作可能距離を伸ばしていく方向

である。もう一つは、図 6.2の上方向に進展し、出力電力を増やすことで、ストレージ

用キャパシタの充電時間を短くしていく方向である。もちろん、どちらかを上げれば、

もう片方も向上はするはずである。しかし、設計において、ある最小受信感度における

出力電力を向上させるように最適化していくのと、ある最小出力電力を達成する入力電

力をより小さくするように最適化するのでは結果は異なるはずである。

本研究の今後の方向性としては、最小受信感度を向上させて、通信距離を伸ばす方向

がより重要であると考えている。センサ端末の充電時間が長かったとしても、ある端末

が充電している間に、他の端末が通信を行ったりと有効に充電時間を利用する方法はあ
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る。一方で、通信距離に関しては、親機の最大の送信電力は基本的には法律で制限され

ており、通信距離を伸ばしていくには、最小受信感度の向上が最も有効である。さらに、

将来的に最小受信感度が−40 dBm程度まで小さくなれば、意図的に出力されたRF信号

だけでなく、様々な無線機器が出力している意図的でないアンビエントなRF信号を利

用して給電できる可能性も見えてくる。ただしその際には、送信回路の性能が通信距離

の律則要因となるので、送信回路の性能向上も必要である。

6.3.2 無線通信回路に関する展望

第四章において述べた、無線通信回路について課題も含めた今後の展望を述べたい。

まず、本研究で提案している無線通信と既存の無線通信の標準規格の対応関係につい

て述べたい。表6.1に下り方向、表6.2に上り方向の標準規格との比較を示す。まず、下り

方向の無線通信においては、900 MHz帯においては一般社団法人電波産業界 (ARIB)が定

めているSTD-T106 [80]が、5.8 GHz帯においてはDedicated Short Range Communication

(DSRC)として知られるSTD-T75 [81]の規格が本研究に近い。本研究では、下り方向で

は、電力を供給するために 36 dBm程度の親機の出力電力が必要であるが、STD-T106に

おいては、同電力の出力が可能で、STD-T75では、アンテナゲインを 20 dBiとしたとき

に 45 dBm EIRPの出力が可能である。変調方式に関しては、電力を供給する際にはCW

が望ましいが STD-T106では対応可能であるが、STD-T75においては、ASKもしくは

π/4 QPSK変調以外は対応していない。帯域幅に関しては双方の規格とも、十分な帯域

幅が確保できる。

次に、上り方向の通信では、900 MHz帯においては STD-T108 [82]が、5.8 GHz帯に

おいては下り同様 STD-T75の規格が本研究に近い。送信電力に関しては、本研究の出

力電力は−25 dBm程度であるため、双方の規格に対して十分小さい。変調方式は、本

研究では BPSKから 64QAMまで幅広い変調方式を所望しているが、STD-T108におい

ては変調方式の規定がないので問題ないが、STD-T75では下り同様、ASKもしくは π/4

QPSK変調以外は対応していない。帯域幅に関して、本研究は 64QAM時に 10 Mb/sを

実現するために、2.5 MHzの帯域幅が必要となるが、STD-T108では 5チャンネル分を

連結しても 1 MHzの帯域幅しか確保できない。一方で、STD-T75においては、4.4 MHz

の帯域幅を確保できる。

本研究では、5.8 GHz帯を中心に試作を進めてきた。これは、ひとつには、5.8 GHzか

ら 900 MHz帯へと開発した技術を応用するのは、周波数が下がるため、容易であろうと
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考えたからである。また、表 6.2に示すように、より幅広い帯域が確保でき、高速通信

を実現することが可能であるためである。

表 6.1と表 6.2で示したように、現在の規格においては、本研究の無線通信に対応して

いない部分もある。しかし、無線規格は発展の途上であり、今後STD-T108の帯域幅が

拡大したり、STD-T75の変調方式の規定がさらなる高次の変調に対応したりするような

変化は十分考え得る。本研究は、特定の無線通信の標準規格を目指して行ったものでは

ないが、今後、無線規格の発展や、本研究を自体を発展させることにより、十分に規格

に対応できると考えている。

表 6.1:本研究と類似無線規格の比較 (下り方向：親機からセンサ端末へ)

周波数帯 送信出力 変調方式 帯域幅

本研究 0.9, 2.4, 5.8 GHz 36 dBm EIRP CW, ASK 200 kHz

STD-T106 915–920 MHz 36 dBm EIRP CW, ASK他 600 kHz (3ch結合)

STD-T75 5.775–5.805 GHz 45 dBm EIRP ASK, π/4 QPSK 4.4 MHz

表 6.2:本研究と類似無線規格の比較 (上り方向：センサ端末から親機へ)

周波数帯 送信出力 変調方式 帯域幅

本研究 0.9, 2.4, 5.8 GHz −25 dBm EIRP 64QAM他 2.5 MHz

STD-T108 922–930 MHz 16 dBm EIRP 規定なし 1 MHz (5ch結合)

STD-T75 5.815–5.845 GHz 15 dBm EIRP ASK, π/4 QPSK 4.4 MHz

次に、本研究の中心とも言える送信回路について、本研究では、定めた目標仕様より、

送信回路の出力電力が通信距離を律則することはなかった。しかし、前項の電源回路で

も述べたようにこれから、RF-EHの最小受信感度が向上した際には、送信回路の出力電

力が通信距離を決めることになる可能性もある。

送信回路の出力電力は、Backscattering型送信回路では増幅することができないが、キャ

リア供給型では、出力部分のアンプで増幅することができる。しかし、キャリア周波数

帯で増幅するのは、消費電力増大を招いてしまう。Backscattering型送信回路の測定結果

では、IF入力電圧が 600 mVp-p、入力電力が−6 dBmのときに、出力電力が−28.6 dBm
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であり、コンバージョンゲイン向上の余地は十分にあると考えられる。まず、RF-EHの

部分でも述べたが、Backscattering型送信回路も同様に、インピーダンス整合回路におけ

る電圧利得が重要である。このことは、第四章の出力電力の測定結果とシミュレーショ

ン結果を比較した際にも述べており、整合回路をローパス L型からハイパス L型に変え

ることにより、QMODへの入力電圧振幅が増大し、出力電力も向上すると考えられる。

次に、本研究において、センサ端末の受信回路は、制御信号や IDを扱うため、OOK信

号を復調し、データレート 100 kb/sと仕様を決定した。ただ、本研究の 1対Nのスター

型の無線通信だけでなく、N対Nのメッシュ型の無線通信の要求があることも確かであ

る。例えば脳波の計測のように比較的狭い範囲で多チャンネルの計測を行う際に、近接

するセンサ端末同士がデータのやりとりをできることで、センサ端末同士が自身のデー

タだけでなく周りのデータも考慮し動作を決定することができる。このことにより、親

機からの命令を待って動作するだけでなく、自律的な動作をセンサ端末群で閉じた系に

おいて行うことができるようになる。

メッシュ型のネットワークを考えると、受信回路においても、消費電力、スペクトラ

ル効率が重要になってくる。図 6.3にこれまでに発表された低消費電力の受信回路のス

ペクトラル効率を示す。受信回路においても、送信回路と同様に、消費電力とスペクト

ラル効率の間にトレードオフ関係がある。

親機においては、低消費電力への要求が緩和されるるため、図 6.4に示すような一般

的なダイレクトコンバージョン構成を利用できる。初段に LNA を搭載し、キャリア周

波数帯からベースバンドまでダウンコンバートし、復調を行う。ただし、親機の受信回

路においては、送信回路が 30 dBmを出力しながら、復調動作を行う。それゆえデュプ

レクサを経由し 50 dB程度送信出力が弱まったとしても−20 dBm程度の信号が存在し、

LNA においては、それよりも余裕をとった 1 dBコンプレッションポイントが必要であ

る。さらに、LNA 後段に BPFを挿入し、送信帯域の信号を弱めることで、ミキサの線

形性の要求を緩和する必要がある。

メッシュネットワークのようなセンサ端末同士で無線通信を行う際には、受信回路を

低消費電力で、高スペクトラル効率な無線通信を実現できるよう構成する必要がある。

図 6.4に示すように、本研究のBackscattering型送信回路と同様に、本来であれば妨害波

になる親機からの RF信号 fRFをローカル信号として利用し、送信信号 fRF + fIFを IF

周波数帯に落としてから、IF帯で復調を行うような構成が考えられる。もちろん、親機

ほどのNFは得られず、イメージ等の対策が加えて必要であるが、初段のミキサはパッ

シブタイプで構成するので、キャリア周波数帯で動作するアクティブ回路を無くし、飛
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図 6.3: これまでに発表された受信回路の消費電力対スペクトラル効率 1: [90], 2: [88],
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び高スペクトラル効率受信回路の構成

躍的な低消費電力化を実現できると考えられる。
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6.3.3 無線センサ端末に関する展望

MCU AFERadio

図 6.5:無線センサ端末の構成ブロック

無線センサ端末は、図 6.5に示すように、電源回路、無線通信回路、マイコン、アナ

ログフロントエンド (AFE)、センサで構成することができる。本研究では、電源および

無線通信に重点を置いて研究を行ってきた。

まず無線センサ端末全体の消費電力について考えたい。従来の無線センサ端末におい

ては、RFトランシーバの電力がセンサ端末全体の消費電力の多くを占めていた。本研

究において、RFトランシーバの送受ともに 100µW程度の消費電力となり、従来のRF

トランシーバよりも二桁程度の消費電力削減を実現した。またマイコンに関しては、論

文発表レベルでは、Adaptive Voltage Scaling (AVS)やクロックゲーティング技術を用い

ることで、動作周波数 25 MHz、電源電圧 0.4 Vで 7µW/MHz、175µWのセンサ端末向

けMCUが発表されている [92]。またセンサ回路に関しては、図 6.6に示すように数十

µWのものが多く発表されている。センサ回路は、センサ自身も含め、アナログフロン

トエンド、ADCまで含まれており、マイコンに接続すれば使用できると考えられる。以

上より、センサ端末を構成する各ブロックに関しては、論文レベルではミリワットを切

るものが存在し、あるブロックが電力のボトルネックになるということはないと考えら

れる。

ただし、現状では、低電力マイコン [92]においてもコアの電圧は0.4 Vであるが、SRAM

等メモリの電圧は1.2 Vと低電源電圧化するのが困難であり、またアナログフロントエン

ドの電源電圧もまだ1 V程度の電源電圧のものが多い。しかし、本研究で提案したRF-EH

を利用し、キャパシタに充電するようなシステムでは、電源電圧の低下はRF-EHの出力

電圧の要求を緩和し、より低い電圧までストレージキャパシタの放電を行うことができ

る。そして、電源電圧を下げることは、回路の消費電力を下げる最も基本的なアプロー
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チであり、消費電力の要求が厳しいセンサ端末用の回路においては、低電源電圧化は必

要であり、今後進展していくと考えている。

次に、消費エネルギーについて、心電を 10秒間計測することを例に考える。心電セ

ンサ [96]において、13bitの分解能、2ミリ秒に一回計測することを考えると、10秒間

で 65 kbitのデータを取得する。データの取得は 20マイクロ秒で行い、１対 100の間欠

動作を行う。その 65 kbitのデータを 10 Mb/sで親機に送信すると理想的には 6.5ミリ秒

の送信時間となる。このときのエネルギー消費比率を図 6.7に示す。図に示す通り、全

体のエネルギー消費は 5.7µJ程度となり、本研究のストレージ用キャパシタが蓄えるこ

とのできる 33µJ以下で計測できる見込みが得られる。間欠動作は、長時間データを取

得する際に、非常に重要な低消費エネルギー化の技術であるが、データを取得していな

いときでも、取得したデータを保持するための不揮発性メモリが必要となる。多くのマ

イコンはフラッシュメモリを混載しているが、低電圧化、低消費電力化に対して不利で

ある。現在、様々な種類の次世代不揮発性メモリの研究が行われているが、書き換え回

数および容量が犠牲になっても、低電圧動作、高速書き込み、低消費電力動作に特化す

るような不揮発性メモリがセンサ端末に求められている。

図 6.7からわかるように、センサ回路およびマイコンのエネルギー消費の比率が、無

線通信に比べ現状では大きくなりがちである。マイコンにおいて、さらにエネルギーを

消費しないためにも、センサ端末ではデータ処理は行わず取得したままのデータをすぐ

に送信し、サーバー等でデータ処理を行うほうが良いと考えられる。また、センサ端末

における演算は、演算時間および利用するエネルギーの質という点で不利である。図 6.8



6.3. 今後の展望 117

Radio

MCUAFE

Total 5.7μJ

0.7μJ

0.3
μJ

1.6μJ3.1μJ

図 6.7:心電計測のエネルギー消費比率

に示すように、演算処理チップの消費電力に対する演算能力は低電力マイコンやモバイ

ルプロセッサ、サーバにおいても大きな違いはない。それゆえ、同じ量の演算をするの

であれば、使用するエネルギーの量は違わず、当然サーバ側で演算したほうが処理時間

は短く、またセンサ端末における非常に限られた量のエネルギーで演算するより、安定

してエネルギーを得られるサーバ側で演算するほうが良いと考えられる。
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最後に、今後の無線センサ端末用集積回路について考える。現在の無線センサ端末は、

電源チップ、無線通信チップ、センサチップ、マイコンチップとそれぞれ個別のチップが

ボード上に実装されている。本研究においては、無線通信回路と電源回路を集積化し、

一つのチップで実現した。本研究の基本的なアプローチの一つである異種機能集積アプ

ローチは、無線通信回路と電源回路の集積化から生まれ、様々な機能を融合することで、

バッテリーレス化や低消費電力化、高スペクトラル効率化を実現した。

今後さらに、マイコンおよびセンサ用アナログフロントエンドまでをも集積化したSoC

やSiPの開発が進んでいくことで、センサ端末は一つのチップと各種センサを接続する

だけで構成可能となり、端末の小型化、低コスト化を推し進めていくと考えている。そ

して、より多くの機能が集積され、それら機能同士が融合することで、相乗的な性能向

上および新たな価値の実現が図られ、一兆個以上のセンサ端末が我々の生活に溶け込む

世界がやってくると考えている。
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