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要旨

LSIの製造技術は 1965年に発表されたMooreの法則に従って進展して
きた．LSI の微細化は高速化，小面積 (低コスト)化，低消費電力化とい
う強い利点を持っており，電子機器の小型化，高機能化に大きく貢献し
てきた．しかし 2004年以降の Sub-100nm世代まで微細化が進むと，前
述した利点以外の面が顕在化してきた．配線抵抗による信号遅延やリー
ク電流の増大，LSIの雑音耐性劣化の問題である．本研究では LSI雑音耐
性の劣化に着目し，デジタル LSIにおける電源雑音の解析とエミュレー
ションを行う．
デジタル LSIから発生する電源雑音および基板雑音を評価するために，
本研究では雑音評価用のリファレンス回路を提案し，複数プロセスでの
雑音評価を行った．また雑音の波形取得システムの広帯域化を実施した．
まず，電源および基板雑音の評価用リファレンス回路としてループシ

フトレジスタアレイ回路を提案した．この回路の基本単位は DFFを従属
接続して最終段の出力を最初段の入力にループバック可能な機構を持っ
た回路であり，この回路をループシフトレジスタ回路と呼ぶ．ループシ
フトレジスタ回路を複数列搭載した回路が提案回路である．提案リファ
レンス回路は動作回路規模，信号トグル率の 2つの任意性を持たせた回
路となっており，ホットスポットに代表されるようなデジタル回路特有の
雑音発生状況をはじめ，様々なデジタル回路の動作状況を模擬すること
ができる．提案リファレンス回路を 3つの異なるファウンダリ・プロセス
にて実装し雑音評価を行った．用いたプロセスは 0.18 µm 1.8 V CMOS

プロセス， 90 nm 1.2 V CMOSプロセス, 90 nm 1.0 V CMOSプロセス
の 3つである．この 3つのプロセス間を比較することで世代の異なるプロ
セス間比較と同一世代で異なるファウンダリ間比較を行うことができる．
3プロセスの雑音評価は電圧源，パルスジェネレータ，PC，評価ボード，
テストチップなどからなる測定環境を用いて実際に測定すると共に，容
量充電モデルに基づくシミュレーションを同時に行った．すべてのファウ
ンダリ・プロセスにおいて動作回路規模，信号トグル率の増加に対して
雑音発生量が線形に増加していくことが分かり，かつシミュレーション
により高精度に再現することを実現した．これらの成果により，雑音評
価用のリファレンス回路構造とともに高精度なシミュレーションモデル
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を同時に提供することを可能とした．

さらに，本研究では CMOSデジタル LSIの電源雑音評価の広帯域化を
行った．電源雑音の測定のためにはオンチップの雑音検出器の設計だけ
ではなく，測定器の選定，システムの構成によって得られる雑音波形の
品質が左右される．品質の良い雑音波形を取得するためにはチャネル数
に厳しい制限のある高精度クロックジェネレータを測定システムに取り
入れる必要がある．従来研究では信号精度は劣る一方で 8チャネル以上
の多チャネル出力が可能なパルスジェネレータ 1台からすべてのパルス
信号を出力させていた．本研究では，2チャネルの高精度クロックジェネ
レータと多チャネル出力が可能なパルスジェネレータをマスタースレーブ
動作させることで測定システムの取得波形の時間分解能を向上させ，実
効的な測定帯域の広帯域化を実現した．提案したマスタースレーブ構成
によって実効的な時間分解能は 16 psとなり，従来構成の 50 psに対して
40%の向上を達成した．

本研究では CMOSデジタル回路の電源および基板雑音を精度良く，か
つ効率的に解析する技術の開発を行なった．本研究で用いた解析モデルは
モデル化対象回路の寄生容量の充電過程が雑音発生の主要因であることに
基づくモデルである．このモデルをTSDPC (Time-series divided parasitic

capacitance)モデルと呼ぶ．TSDPCモデルを用いたデジタル回路の雑音
解析については単純なインバータアレイや 50-kゲート規模のマイクロプ
ロセッサに適用した過去の研究事例があるが，モデル化する際の容量の
決定方法が手動であるなどの未完成な部分が存在した．本研究では充電
される容量値の決定方法を明確に定義し，定式化，フロー化することで
一般的なデジタル回路の設計フローとの親和性を高めることを実現した．

また，本論文では高精度な雑音解析を行なうために等価回路の作成方
法について言及した．デジタル LSIの電源雑音は雑音等価回路のみでは
なく，オフチップのインピーダンスや基板結合など，様々な要因が相互に
関係する複合的な事象である．本研究ではチップ内のモデル，パッケー
ジモデル，ボードモデルについて段階的に詳細化して，各段階での解析
結果を実際の雑音測定結果と比較して評価を行なった．その結果，チッ
プ内モデル，パッケージモデル，ボードモデルの 3つをそれぞれ作成し，
結合したモデルを作成することで高精度な雑音解析が可能であることを
示した．チップ内のモデルは容量充電モデルによる雑音等価回路に電源
配線モデルとグラウンド配線および基板をモデル化したものを付加する
ことで作成する．パッケージ，ボードのオフチップモデルはそれぞれ，イ
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ンピーダンス測定をすることで集中定数による等価回路を作成する．
チップ内モデル，パッケージモデル，ボードモデルを統合した等価回
路を 2種類の異なるファウンダリ・プロセスに実装したループシフトレジ
スタ回路に対して適用した．使用したプロセスは 0.18 µm 1.8 V CMOS

プロセスと 90 nm 1.2 V CMOSプロセスの 2つである．世代の大きく異
なる両プロセスにおいて提案する雑音等価回路を用いることで高精度か
つ高速に雑音解析が可能であることを実証した．
本研究ではデジタル LSIの電源雑音解析の観点から，従来までのコン

ピュータ上でのシミュレーション技術のほかに，ハードウェアエミュレー
ションを実現した．エミュレーションの核となる任意雑音発生器 (ANG

: Arbitrary Noise Generator)の雑音発生原理は電源雑音の解析に使用し
たTSDPCモデルである．本研究で提案するANGは可変容量を 2次元ア
レイ状に (平面的)に配置し，各場所毎に設定した容量値の充電を行うこ
とで雑音を発生する．容量値の設定データは LSIの周辺部に配置された
SRAMに予め蓄えておき，逐次的に容量値の再設定を行うことで連続時
間の可変容量充電を実現した．実際に ANGを 65 nm CMOSプロセスを
用いて試作を行った．試作したANGが持つ容量設定分解能は 6 bitであ
る．試作した ANGを用いてループシフトレジスタアレイの動作回路規
模依存性を対象としたエミュレーションを実行したところ，実際の回路
で発生していた電源雑音を正確にエミュレートできていることを確認し，
提案するエミュレーションシステムの正当性を確認した．また，エミュ
レーション例として 32-bitマイクロプロセッサについてハードウェアエ
ミュレーションした結果，プロセッサの実効命令に依存した雑音波形の
変化をとらえることに成功した．
本論文では CMOSデジタル LSIの電源雑音の解析とエミュレーション

技術について論じた．雑音評価では CMOSデジタル LSIから発生する雑
音の一般的な特徴や異なるプロセス間での雑音特徴の違いなどの知見を
得た．さらに評価帯域の広帯域化を実現した．解析技術では，容量充電
モデルを用いた高精度・高効率の雑音シミュレーションを実現し，一般
的なデジタル設計フローへの親和性向上とプロセスに依らず，提案する
解析手法が有効であることを実証した．さらに新たな雑音解析手法とし
てANGを用いたデジタル雑音のエミュレーションシステムを構築し，正
当性と有効性を実際のデジタル回路に適用して実証した．これらの研究
成果は今後さらに大規模化が進められることが予想されるCMOSデジタ
ル LSIにまつわる雑音問題に対する解決策となる．
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第1章

緒論

1.1 研究背景

CMOSデジタル LSIの製造技術の現在までの推移と今後の進展予測を
ITRS (International Technology Roadmap of Semiconductor)ロードマッ
プ [1]から抽出したものを Fig. 1.1に示す．製造技術の進展に支えられた
微細化の進展は高速化，小面積 (低コスト)化，低消費電力化が実現され，
電子機器の小型化，高機能化に大きく貢献している．しかし 2004年以降
の Sub-100nm世代 (deep sub-micron era)まで微細化が進むと前述した
利点以外の面が顕在化してきた．まず，極小の加工を実現するための製
造機器の値段が非常に高価であるために LSIの製造コストが大幅に上昇
した．このため，LSIの試作コストが大幅に上昇し，LSIの開発現場では
初期ロットでの完全動作 (First Silicon Success)を達成することが強く求
められている．さらに商業的な観点からは携帯電話などに代表される近
年の電子機器の製品サイクルの短期化が顕著となっているため，設計期
間の大幅な短縮が求められている．初期ロットでの完全動作や設計期間
の短縮を実現するためには，設計段階での回路性能の正確な予測と高効
率な設計環境の構築が必須となる．

一方，Sub-100nm世代では上記のような要求に加えて，LSIの設計の複
雑度と考慮しなければならない現象の多様化が同時に起こっている．微細
化の進展によって見えてきた現象の例として配線抵抗による信号遅延や
リーク電流の増大，LSIの雑音耐性劣化などが挙げられる．信号遅延はデ
ジタル回路での予測しないタイミングエラーの発生や著しい動作速度の
低下の原因と成りうる．リーク電流の増大の対策としてマルチドメイン電
源供給やクロックゲーティング，動的電圧周波数制御 (DVFS : Dynamic

Voltage Frequency Scaling)などの低消費電力化技術を生み出した一方で，
デジタル回路内の動作モード数を爆発的に増大させた．さらに LSIの雑
音耐性劣化に関しては根本的な解決策が未だなく，対処療法的な処置で
留まることが多く，電源雑音によって回路性能の予期せぬ劣化や LSI単
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Figure 1.1: CMOSデジタル LSIの技術動向推移と予測

体での設計不良，ボード実装したシステムレベルでの動作不良を引き起
こす．

この電源雑音の問題が先に述べた「設計段階での回路性能の正確な予
測」や「高効率な設計環境の構築」の大きな妨げとなっており，回路設計
者，ボード設計者，システム設計者など，様々な階層の技術者の間で研
究が進められている．

LSIの雑音に関連する話題を Fig. 1.2に示す．LSIに起因する問題はパ
ワーインテグリティ(PI), シグナルインテグリティ(SI), 電磁環境両立性
(EMC)といった用語を生み出し，現在研究が進められている．またデジ
タル回路が発生する雑音が同一チップ上に搭載されたRF回路ブロックや
アナログ IP回路へ共通のシリコン基板を通じて伝播し，回路性能を著し
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Figure 1.2: LSI雑音関連のトピック

く悪化させることが広く知られており，微細化の進展を生かしたデジタ
ル・アナログ混載のミックストシグナル LSIの設計において大きな問題で
あり，デジタル LSIの電源雑音問題に注目が集まった起源の問題である．

本論文ではミックストシグナル LSIにおいて主要な雑音発生源となる
デジタル回路の電源雑音に着目し，CMOSデジタル LSIの電源雑音の解
析技術とエミュレーション技術について論じる．
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1.2 従来研究

LSIの電源雑音にまつわる問題に対して，LSI設計技術者，パッケージ
技術者，ボード設計者など，様々な階層の技術者によって研究が進めら
れている．
現在は LSI内部での雑音発生原理について詳細に理解された段階であ

り，実際の回路動作時に発生する雑音の観測評価技術と解析技術につい
て研究が進められている．
本節では LSI内の電源雑音の評価技術，解析技術，エミュレーション

技術について，これまでの研究事例を述べる．

1.2.1 電源雑音の評価技術

LSI内部で発生する電源雑音を観測・評価することは電源雑音にまつわ
る問題解決に向けた基礎となる．ここでは電源雑音の観測技術と評価対
象回路について過去の研究事例についてまとめる．
まず，電源雑音の観測技術の過去の研究事例をまとめる．LSIの電源雑

音を観測する最も単純な方法はチップ内部の電源・グラウンド配線の電
圧を直接測定する方法である．しかし，LSI内の電源・グラウンド配線は
他の信号線に比べて配線幅が太いが，それでも数 10 µm程度の幅であり，
かつ実験系が LSI内部に影響を及ぼさないまま，外部測定器と直接接続
することは極めて困難である．また電源雑音の観測は，チップ内の複数
箇所での観測が強く望まれる．このような背景から，電源雑音の測定技
術には被測定対象回路への影響を抑えること，多点検出が可能なことが
求められる．さらに雑音検出回路の小型化と小面積化も重要な点である
が，しばしば検出精度とのトレードオフの関係にある．
まず，本論文の第 2章の電源雑音評価に使用した雑音検出器 [2, 3]につ

いて述べる．この雑音検出器はオンチップで雑音のサンプリングとデジタ
イズを行う高精度の雑音検出器である．回路図を Fig. 1.3に示す．この回
路は Source followerと latch comparatorから構成される．Source follower

の入力を検出対象に接続する．Source followerの入力インピーダンスは高
いため，接続先の被測定対象への影響を最小に抑えることができる．また
Source followerは DC電圧レベルを電源とグラウンドの中間電位にシフ
トする．Source followerの出力は後段の latch comparatorに接続される．
latch comparatorは Source followerから出力される連続時間の電圧波形
を制御信号 φの立ち上がりタイミングでサンプリングし，参照信号Vstep
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Figure 1.3: SF+LC型波形検出回路

との比較結果を”0”または”1”のデジタル値で出力する [2, 3]．参照信号
との比較は必ず複数回必要であるため，参照電圧のみを変化させながら
サンプリングおよび比較の動作を同じ動作条件で複数回繰り返す．参照
信号と時間軸上にてサンプリングされた電圧値が近い場合は Doutが”0”

から”1”，または”1”から”0”への遷移確率が大きくなるため，その参照
電圧をもって，そのサンプリングタイミングでの電圧値とする．この雑
音検出器を用いた測定事例は SRAMの電源雑音測定 [4, 5], インバータア
レイ [6]，シフトレジスタ [7, 8], 32-bitマイクロプロセッサ [9]など多岐に
わたる．
次に本論文の第 4章で述べる電源雑音のエミュレーション技術において

電源雑音測定に使用した雑音検出器について説明する．第 4章では Fig.

1.4に示す回路 [10, 11]を電源雑音検出器として用いた．この SF+Gm型
検出回路のフロントエンド回路は前述した SF+LC型検出回路と同じく
Source follower回路である．Source follower回路によって被測定対象回路
に影響を与えず，検出した電圧のDCレベルのシフトを行う．SF+Gm型
検出器が SF+LC型と異なる点はバックエンドがコモンソーストランジス
タのみで構成されていて，サンプリング動作およびラッチ動作を行わない
点である．バックエンドのコモンソーストランジスタは Source follower

の出力電圧を電流に変換する．変換された電流はカレントミラー回路に
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Figure 1.4: SF+Gm型波形検出回路

よってミラーリングされてチップ外部への出力される．この回路の特徴
は，雑音検出機能を 3つのトランジスタ (Source follower回路で 2つ，コ
モンソーストランジスタ 1つ)で実現しており，非常に小型の回路である
ことと，サンプリングを用いていないため，連続時間での波形を高速に取
得することが可能であることである．SF+Gm回路の優位性を活かして，
スタンダードセルにて構成される一般のデジタル回路内に直接検出器を
埋め込み，チップ全体の雑音波形を取得した事例 [9]や基板雑音のチップ
内分布を測定した事例 [12, 13]などが報告されている. SF+Gm型検出器
では 100チャネルを越える多チャネルの雑音検出が行われている一方で
各チャネル間での整合性を得ることが要求される．各チャネル間の整合
性に関しても研究が進められており，高い整合性が得られている [14]．
上述した 2つの回路のほかに，電源雑音を測定するための回路につい

て多くの研究事例が報告されている．電源の電位変動をリングオシレー
タの発振周波数の変化として捉える回路 [15, 16]，チップ内に DAC, サン
プリングタイミング生成器を内蔵したオンチップサンプリングオシロス
コープ [17, 18] などがある．
電源雑音の評価対象として過去の研究事例に用いられた回路は, 複数の

電源ドメインをもつマルチメディアプロセッサ 　[15, 16, 19]，32bit 汎用
プロセッサ [9]などの商用製品に使用されている実際のデジタル回路と，
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雑音評価に特化したインバータアレイ回路 [2]などがある．

1.2.2 電源雑音のモデル化技術と解析技術

電源雑音のモデル化技術は，大規模デジタル LSIの電源雑音解析にお
いて必須の技術である．SoCに実装される大規模デジタル回路のトラン
ジスタ数は 1M Tr.を超えることがしばしばあるが，商用の大規模回路向
け高速 SPICEシミュレータであるmSPICEにおいても扱える素子数は
500k個以下である [20]．さらに正確な雑音解析を行なうためにはトラン
ジスタ素子のみではなく，接合容量や配線抵抗などの膨大な数の寄生素
子や通常抵抗メッシュで構成される基板モデルが必要となり，これらの
素子を含めた回路網を通常の回路シミュレーションを用いて解析するこ
とは現実的に不可能である．そのため大規模デジタル回路の電源雑音を
解析するためには電源雑音発生要因を等価回路としてモデル化すること
が必要となる．
電源雑音のモデル化技術は 1990年代初頭から研究報告がされている．

デジタル回路のスイッチングによって発生する電流のモデル化技術の最
初期のものとして AWE (Asymptotic Waveform Evaluation: )法 [21]を
用いた近似手法 [22, 23]が挙げられる．この方式では，能動素子であるト
ランジスタを線形近似し，回路を線形システムとして捉える．この利点
としては，線形近似することで，ステップ状の入力信号やランプ状の入
力信号など，典型的な入力に対する応答を導出しやすく，過渡解析に要
するシミュレーション時間は一般に 100倍から 1000倍 SPICEシミュレー
ションと比べて高速化できる [22]．一方で，デジタル回路の動作は大振
幅動作が前提であるため，線形近似をすることは本質的に大きな誤差を
含んでいることが大きな問題点である．また，これらの論文 [22, 23]では
膨大な数のゲート群のスイッチングタイミングの抽出については何も対
策が施されていないため，大規模デジタル回路に適用するためには，不
完全な部分がある．
論文 [22, 23]とほぼ同時期に発表された別の論文として論文 [24]があ

る．この論文はゲートのマクロモデルと共にチップ外のリードフレーム
のインダクタンスと抵抗を集中定数モデルとして解析に組み入れた最初
の論文である．この論文で提案された雑音等価モデルについて Fig. 1.5を
用いて説明する．Figure 1.5 (a)はアナログ・デジタル混載 LSIの模式図
である．Figure 1.5 (b)が基板結合解析のための小信号等価回路である．
雑音発生源であるデジタル回路を単一の定電流源 IV ddとしてモデル化す
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Figure 1.5: 電源雑音モデルの初期研究事例 1 [24] (a)共通基板上のアナ
ログ・デジタル回路混載回路 (b) 基板結合解析のための小信号等価回路

る．定電流源の電流値はデジタル回路の設計で用いられる一般的な電力
解析CAD([25]など)を用いてRMS値を算出し，決定する．このモデル化
は電源雑音のダイナミック成分を排除しているため，本論文で述べる電
源雑音解析とは趣旨が異なるものであるが，チップ内での雑音伝播の傾
向を大まかに推測するためには適した手法である．大幅に簡素化したモ
デルを用いることで，シミュレーション時間の大幅な短縮効果が期待で
き，設計初期段階でのフロアプラン検討に有用である．このモデル化手
法を用いた自動フロアプランツールとしてWRIGHT [26]が開発された．

次に，電源雑音の過渡解析を行なった初期の研究事例について述べる．
論文 [27, 28]では Fig. 1.6に示す，簡潔なスイッチングモデルを用いた解
析を行なっている．電源電流とグラウンド電流を独立させているところ
がこのモデルの特徴であり，それぞれ逆位相のパルス電流源を用いるこ
とで過渡解析を実現している．この論文で提示された過渡解析と実測波
形は単一スイッチング動作の電源雑音とグラウンド雑音であり，現在の
動作モードが多様化したデジタル LSIについては適用可能性について十
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Figure 1.6: 電源雑音モデルの初期研究事例 2 [27, 28] デジタルスイッチ
ングマクロモデル

分な検討が必要であるが，このような簡便なモデルで雑音解析が可能で
あることを示した点が特筆するべき点であると考えられる．

1990年後半から現在にかけてイベントドリブン型のシミュレータを組
み入れた電源雑音解析手法が複数報告されている．イベントドリブン型シ
ミュレータを取り入れた電源雑音解析の最初の研究事例として論文 [29, 30]

がある．この論文が提唱する雑音解析は SubWaveという名前が付けられ
ており，フローチャートを Fig. 1.7に示す．この手法はまず，与えられた
論理ゲートライブラリの各論理セル毎に入力信号の遷移に応じた基板へ
の注入電流パターンを予めデバイスシミュレータを用いて詳細に求めて
おく．次に独自のイベントドリブン型シミュレータを用いてゲートレベ
ルシミュレーションを実行し，先に求めた電流パターンの回路内での発生
確率を累積的に求める．そして各々の電流パターンを用いてシミュレー
ション対象時間内の雑音電流を予測する．イベントドリブン型のシミュ
レーションアルゴリズムは現在の一般的な論理シミュレータと同一であ
り，通常のデジタル LSIの設計フローとの親和性が高い．本論文の 3章で
述べる電源雑音解析手法も論理シミュレータを用いたものである．

次に，商用の一般的なVerilogシミュレータを用いた研究事例 [31, 32]に
ついて説明する．この事例で提案された雑音解析手法は SWAN (Substrate

Waveform ANalysis)と命名されている．この事例では，商用のVerilogシ
ミュレータを用いて信号遷移タイミングの抽出をする．デジタル回路の
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Figure 1.7: イベントドリブン型シミュレータを組み入れた電源雑音解析
SubWaveのフローチャート [29, 30]

雑音発生源モデルは Fig. 1.8に示すマクロモデルを論理セルライブラリに
含まれる各論理セル毎に作成する．Figure 1.8の受動素子はそれぞれ次の
ような意味合いを持つ．Rsubは Vssと基板間の抵抗値，Cwellは Vddと基
板間の接合容量値，Ccirは Vddと Vss間の回路容量値である．また，電
流源 Inoiseが信号遷移ノードから基板へ注入される電流モデルで，電流源
Ipowerは電源電流消費を表している．各素子値と電流波形は LPEネット
リストを用いた SPICEシミュレーションを行うことで決定する．信号遷
移のイベントタイミング毎に，Fig. 1.8のモデルを集約することで連続時
間の電源雑音波形シミュレーションを行う．この手法は一般に用いられ
ているVerilogシミュレータを使用することが前提であるため，前述した
手法 [29, 30]よりも，デジタル回路設計のフローとの親和性が高いといえ
る．SWANによる雑音解析は 80-kトランジスタ規模 [33]と 200-kトラン
ジスタ規模 [34]の 2つの回路への適用事例が報告されている．

さらに，デジタル回路のビヘイビアモデル段階での基板結合シミュレー
ションを行う手法について論文 [35]が報告されている．この論文では
System Cと 　AIM-Spice simulator [36]を組み合わせて雑音解析を実行
する．

最後に，本論文の 3章にて述べる電源雑音解析手法の過去の報告事例に
ついてまとめる．3章で述べる電源雑音解析手法の最初の研究報告は論文
[37]である．電源雑音の発生要因を回路の寄生容量の充電過程ととらえた
手法である．この解析手法を用いた過去の報告事例としては，インバータ
アレイ [38]と 50-kゲートのマイクロコントローラがある．上述した他の
解析手法と比べて，本論文で用いた解析手法が優れている点として，電
源 /グランド / 基板雑音すべての過渡解析波形を同時にシミュレーショ
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Figure 1.8: 単一デジタル論理ゲートのマクロモデル例 [31, 32]

ンできること，解析ノード数の圧縮効率が高いことが挙げられる．

1.2.3 電源雑音のエミュレーション技術

デジタル回路が発生する基板雑音を実験的に求める方法として電源雑
音のエミュレーション技術がある．一般的なエミュレーションと同様に
電源雑音のエミュレーションはシミュレーションによる解析と比べて高
速に電源雑音を評価することが可能であり，ボード，パッケージを含めた
実機と同じ状況下での評価を可能とする．
本節ではデジタル LSIの電源雑音エミュレータの 3つの過去の研究事

例について述べる．
1つ目の過去の研究事例 [39]で提案されたエミュレータ回路図を Fig.

1.9に示す．この電源雑音エミュレータは 9つの単位容量 C0(= 0.34 pF)

の整数倍の容量とそれぞれを駆動するトライステートバッファによって
構成されている．容量は接合容量によって形成されている．駆動回路で
あるトライステートバッファはシフトレジスタによって制御されており，
駆動される容量は 0 pFから 183C0まで C0ステップで制御可能となって
いる．
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Figure 1.9: 電源雑音エミュレータの過去研究事例 1

2つ目の過去の研究事例は論文 [40]にて報告されている．Figure 1.10に
回路図を示す．この電源雑音発生器は擬似ランダムビット列生成器を用
いた構成となっている．Figure 1.10は 7ビット構成の雑音発生器であり，
の擬似ランダムビット列はXOR論理を付加したシフトレジスタによって
実装されている．擬似ランダムビットによって活性化される後段の回路
は異なる論理深さ，異なるバッファサイズを用意することで，様々な強
度の雑音を発生させ，実際のミックストシグナル LSI内で発生する電源
雑音スペクトラム密度に近い雑音発生を実現している．

3つ目の過去の研究事例として論文 [41]について説明する．この論文
が提案するエミュレータは電源雑音を確定的雑音と確率的雑音の 2つに
大別している．確定的雑音は離散的なスペクトルを持ち，確率的雑音は
連続的なスペクトルをもっていることから，デジタル回路の発生雑音を
次式で定式化した．
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Figure 1.10: 電源雑音エミュレータの過去研究事例 2

N(t) =
K∑

i=1

αicos(2π · fi · t + θi) + s(t) (1.1)

式 1.1におおいて α, f , θはそれぞれ確定的雑音の振幅，周波数，位相
を表しており，s(t)が確率的な雑音である．デジタル回路の電源雑音は
α, f , θと s(t)をパラメータとした現象であると考えられる．この論文
では，これらのパラメータを設定可能な回路をエミュレータとして実装
している．Figure 1.11にエミュレータのブロック図を示す．提案エミュ
レータは確定的信号生成器 (CLK), 分周器 (DIV), 擬似ランダム信号生成
器 (PRNG : pseudo-random noise generator)と雑音注入デバイス (NID :

noise injection devices)から構成される． CLKとDIVは確定的信号の生
成を行い，確率的な振る舞い (s(t))は PRNGによってエミュレートされ
る．複数のNIDは雑音振幅 (α)を調整する．NIDにおける雑音振幅の調
整は異なる容量値をもつ複数の接合容量を用いて行われる．また，外部
からのクロック入力 (clock, 2nd clock) によって周波数 (f)，位相 (θ)と
デューティサイクルを調整する．
上述した 3つの過去研究事例を比較すると，最初の研究事例が確定的

雑音のエミュレートに特化したもの，2つ目の事例が確率的雑音のエミュ
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Figure 1.11: 電源雑音エミュレータの過去研究事例 3

レートに特化したもの，3つ目の事例が双方を考慮したエミュレーション
であるといえる．
本論文 4章にて述べる電源雑音のエミュレーション技術は本論文 3章に

て述べる容量充電モデルに基づくエミュレーション技術であり，雑音の発
生原理に対する裏付けが強固であり，通常のデジタル回路の設計フロー
との親和性の高さが特徴である．また，過去の研究事例ではデジタル回
路の位置情報に対する考慮がされていないが，本論文 4章のエミュレー
ション技術は回路の位置情報を含めたエミュレーションが可能である点
が優位である．
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1.3 研究の概要と本論文の構成

本節では本研究の概要と本論文における各章の構成を説明する．本論文
の技術的内容は 2章から 4章までの 3つの章から成る．第 2章ではCMOS

デジタル回路の電源雑音評価について，雑音評価のためのリファレンス
回路の提案と提案リファレンス回路を用いた複数ファウンダリ・プロセ
スでの雑音評価と電源雑音評価の広帯域化について述べる．第 3章では
CMOSデジタル回路の電源雑音解析について，容量充電モデルに基づく
雑音解析の手法と第 2章で提案したリファレンス回路への適用結果につ
いて述べる．第 4章ではハードウェアによるCMOSデジタル回路の電源
雑音をエミュレートする手法について述べる．

1.3.1 CMOSデジタル回路の電源雑音評価

CMOSデジタル回路が発生する電源雑音の様々な課題の解決に向けた
基礎として実際の発生雑音を観測する必要がある．第 2章では CMOSデ
ジタル回路の電源雑音評価について述べる．
まず，CMOSデジタル回路の電源雑音評価用リファレンス回路として

ループシフトレジスタ回路を提案する．ループシフトレジスタ回路の最
小構成要素は D-FF回路であり，デジタル回路の主流である同期式デジ
タル回路の特徴を表現するために適した回路である．この回路は信号ト
グル率，動作回路規模の 2つの任意性をもち，同期式デジタル回路の様々
な動作状態を模擬することが出来る．本論文では 3つの異なるファウン
ダリ・プロセスにてループシフトレジスタ回路を実装し，電源雑音の評
価結果を提示する．さらに，電源雑音の評価技術という観点から電源雑
音波形の取得システムの性能向上についても述べる．

1.3.2 CMOSデジタル回路の電源雑音解析

電源雑音の実践的な解決策として設計段階での正確な雑音解析がある．
第 3章では，CMOSデジタル回路の電源雑音解析について述べる．
本章で用いたデジタル回路の電源雑音発生モデルは TSPDCモデルと

いうものである．このモデルは電源雑音の発生要因を回路の寄生容量充
電過程とするものである．TSDPCモデルを用いた電源雑音解析は過去の
研究事例が複数あるが，容量値の導出方法がフロー化されておらず，手
動による解析が主であった．本論文では容量決定の定式化とモデル作成
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のフロー化を行う．これらの成果から，通常のデジタル回路設計との親
和性を高め，解析技術の有用性を高める．
デジタル回路が発生する雑音は LSIのパッケージや LSIを搭載するボー

ドなどから成るオフチップのインピーダンスの影響を受けることが一般
に知られている．第 3章では，前述したTSDPCモデルの作成技術に加え
てオフチップモデルの作成方法についても言及し，オフチップを含めた
高精度かつ高速な雑音等価回路の作成方法を構築する．
さらに提案する雑音等価回路を用いて，2つの異なるファウンダリ・プ

ロセスで実装したループシフトレジスタ回路の解析を行い，提案等価回
路の有用性を実証する．

1.3.3 CMOSデジタル回路の雑音エミュレーション

より実機に近い環境で計算機上でのシミュレーションと比べて高速に
評価する技術としてエミュレーションがある．第 4章では CMOSデジタ
ル回路の電源雑音に対するエミュレーション技術について述べる．
電源雑音エミュレータの雑音発生原理は第 3章で用いた容量充電モデ

ルである．可変容量と容量の設定 / 充電 / 放電を制御する制御ロジック
をまとめて TSDPCセルとして実装し，2次元上に配置することで，デ
ジタル回路の雑音発生位置，発生量を任意に設定可能な任意雑音発生器
(ANG)を提案する．65nm CMOSプロセスを用いた 6bit分解能を有する
ANGを試作し，第 2章で提案した雑音リファレンス回路を対象としたエ
ミュレーションを実施し，実際の発生雑音との比較から，提案ANGの正
当性を実証する．さらに，実際のデジタル回路エミュレーションの例とし
て 32bitマイクロプロセッサのエミュレーションを行い，結果を提示する．
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第2章

CMOSデジタル回路の電源雑音
評価

2.1 はじめに

大規模集積回路の電源供給系において発生するダイナミックノイズを
パッケージやボードなどの実装方式を含めた形で正確に理解することが
強く求められている．また，現在では実装方式が多岐にわたる一方でパッ
ケージ種類やボード設計が電源雑音発生に大きな影響を与えることが知
られている [42, 43]. LSI内部のダイナミックな電源変動はロジック動作
の中で予期せぬタイミング違反を引き起こす原因となる．さらに基板ク
ロストークはアナログ回路とデジタル回路が混在するミックストシグナ
ル LSIの中で高分解能アナログ回路やRF信号処理，広帯域の通信チャネ
ルなどに深刻な影響を与える．このようにして電源雑音は最終的にシス
テム全体の性能を悪化させる [44]．

この問題に対しては従来から LSI設計者の間で考慮されてきたが，現
在では高密度・広帯域のシステム実装技術に携わる全ての領域の設計者
にとって重要な問題となっている．

一般的に電源雑音は電源供給系の寄生インピーダンスと電源電流の相
互作用によって発生する．ここで，電源電流は回路の動作速度と素子密
度が大きな決定要因となっており，同時に回路実装や素子の構造は電源
供給系のインピーダンスに大きな影響を与える．そのため，異なるテク
ノロジ世代にわたって電源雑音を評価する一般化可能な方法が必要とな
る．本章では広範な CMOSプロセスで実装可能なリファレンス回路構造
を提案している．本提案回路を用いることでダイナミック電源雑音を異
なるプロセス間で容易に比較すると同時に電源雑音の発生要因の理解を
手助けする．さらに，電源雑音波形の取得システムの時間分解能を向上
させ，雑音評価の広帯域化を行う．
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Figure 2.1: 提案リファレンス回路; (a)ループシフトレジスタアレイ全体
図, (b) ループシフトレジスタ回路図

2.2 電源雑音評価のためのリファレンス回路

2.2.1 提案回路構造

Figure 2.1に電源雑音評価のためのリファレンス回路として提案する
ループシフトレジスタアレイの回路構成を示す．回路構成の全体図を Fig

2.1(a)に，主要回路であるループシフトレジスタ回路の回路図をFig 2.1(b)

に示す．Figure 2.1では搭載ループシフトレジスタ数が 512，ループシフ
トレジスタ単体のシフトビット数が 32ビットの場合を示した．

ループシフトレジスタは Dタイプフリップフロップ (D-FF)を従属接
続したもので最終段のD-FFの出力が最初段のD-FFの入力へ還ることで
ループを形成する．ループは開閉制御が可能で，D-FFがシフトする任意
のバイナリデータ列は最初にループを開放した状態で D-FFアレイに入
力する．0101...01のようなバイナリデータはクロック信号の各立上り遷
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移時に１ビットずつシフトされ，ループシフトレジスタの段数毎に繰り
返される．D-FFは CMOSプロセスの標準的な論理セルライブラリには
必ず含まれている．そのため提案回路は標準的な CMOSプロセスであれ
ば実装可能である．また回路構造も簡潔であるため設計コストを低く抑
えることができる．さらに，実設計する際に提案回路はループシフトレ
ジスタの搭載数とシフトレジスタの段数の 2つのパラメータを持ってい
る．この 2つのパラメータは容易に変更が可能であり，かつこれらのパラ
メータは回路のレイアウト面積の決定要因である．そのため，これらの
パラメータを調整することで回路の実装面積を自由に決定することがで
きる．この特徴により，リファレンス回路単体でチップを試作せず，SoC

内の空き面積を用いて実装することなどが可能となる．
提案回路は簡潔な構造であるが，一般的な同期式デジタル回路と同様

の動作を行う．D-FF間に組み合わせ論理を挿入していないため，論理深
さが最小の同期式デジタル回路と考えることができる．そのため，ルー
プシフトレジスタ内のスイッチング動作はクロックエッジ近傍に集中し
て起こる特徴を持っており，電源電流のピークはクロックエッジ近傍に
現れる．この最も単純な論理構造は雑音解析の際のフルスケールでのロ
ジックシミュレーションを必要としない．一方で，電源電流の大きさは
実装デバイス，電源電圧，電源供給系の強さに依存する．このためルー
プシフトレジスタによって発生する電源雑音のプロセス依存性のみを容
易に比較検討することができる．

2.2.2 シミュレーションモデル

LSI内部の電源雑音について理解する方法は雑音を実際に観測する方
法とシミュレーションによる雑音解析の 2つが存在する．
この節では提案リファレンス回路による雑音評価の方法として雑音の
観測のみではなくシミュレーションモデルによる実測波形の再現につい
ても言及する．本節で用いたシミュレーションモデルは本論文の第 3章で
述べる解析モデルであり，作成方法などの詳細は後述するが，本節にて
簡単にまとめる．高精度なシミュレーションモデルをリファレンス回路
とともに提供することで，初めて使用するプロセスによる設計などの場
合における雑音の予測に大きく貢献する．
次にシミュレーションモデルの作成方法について述べる．まず，ループ

シフトレジスタ回路のようなスタンダードセルによって構成されたデジ
タル回路が発生する電源雑音は Fig 2.2のような等価回路を用いることで
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Figure 2.2: 電荷移動に基づいた電源雑音発生モデル

容易に再現することができる．このモデルはデバイスの寄生容量を充電
する過程を LSI内部の雑音発生の主要因として考えたモデルである．ま
ず，回路動作を微小な時間毎に分離し，各微小時間内でおこる複数のト
ランジスタの動作を単一の容量 (Fig 2.2の Cn−1, Cn,Cn+1)に置き換える
モデルである．
ここで微小時間は Fig 2.2の中のTclkのクロック周期に相当する．雑音
源モデルの基本原理である容量充電のために使用される電荷は外部電源
から供給される．外部電源から供給される電荷の移動は電源電流となり，
寄生インピーダンスを通って電源供給系を流れ，VDDとGNDの動的な
電圧変化を引き起こし，これが電源雑音となる．また，CMOSテクノロ
ジでは p型基板はチップ内のグラウンド配線と強く結合されているため
基板内にもグラウンド配線からの雑音伝播の影響から電源変動が起こる．
これは基板雑音として知られている．

D-FFセルの動作時に消費する電荷はFig 2.3のようにLPE (Layout par-

asitic extraction)ネットリストを用いた SPICEシミュレーションを用い
て Fig 2.3のようにして計算する．ここで，D-FFセルは各クロックエッジ
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Figure 2.3: D-FFセルの等価回路抽出

ごとにクロック信号とホールドする値に対応してそれぞれ異なる論理動
作を含んでいることに注意する．そのため，電源電流シミュレーション
はクロック信号の立上がり/立下りとホールド値の全ての組み合わせにお
いて行い，それぞれの消費電荷量を算出し，ルックアップテーブルを作
成する．Figure 2.3内の電流定義を表 2.1にまとめる．
次に，電源雑音発生を模擬する等価回路モデルの全体図を Fig 2.4に示

す．この等価回路モデルはオンチップのモデルのみではなく，パッケージ
やボードといったオフチップモデルも含んでいる．オンチップのモデル
部分には雑音発生源のみではなく電源配線の抵抗メッシュモデル，グラ
ウンド配線の抵抗メッシュモデルとグラウンド配線と密接に接続されて
いる p型基板の抵抗メッシュモデルが付加されている．また，オフチップ
の各素子はパッケージとボードの電気的特性を示しており，電磁界解析
もしくはネットワークインピーダンスの実測から値を決定する．

Figure 2.5にこれまでに述べたシミュレーションの手順をまとめる．手
順は大きく雑音源のモデル化と寄生成分のモデル化の 2つに大別される．
まず，雑音源のモデル化はスタンダードセル毎にFig 2.3のようなSPICE
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Table 2.1: Figure 3 (D-FF 等価回路抽出 Sim.)内の電流定義
output transition clock edge corresponding current

0 → 0 rise I1
fall I2

0 → 1 rise I3
fall N.A.

1 → 1 rise I5
fall I4

1 → 0 rise I6
fall N.A.

シミュレーションを行ってセル毎の容量特徴量のルックアップテーブル
を予め作成した後，解析対象回路内の各セルのノード遷移タイミングの
抽出を行う．次に各微小時区間 (Fig 2.2のTclkの周期に相当)内での各セ
ルのノード遷移に対応する容量特徴量の総和を算出し，SPICEネットリ
ストのフォーマットに即した形で各微小時区間の容量値を並べた記述を
行う．
次に，寄生成分のモデル化のうち，チップ内の寄生成分のモデル化の

ために電源配線とグラウンド配線+P型基板の抵抗メッシュモデルを F行
列演算によって作成する [38]．
オフチップのモデル化はボードとパッケージのインピーダンスをそれ

ぞれ測定あるいは見積もって決定する．



2.2. 電源雑音評価のためのリファレンス回路 23

Figure 2.4: チップレベル電源雑音解析等価回路

Figure 2.5: シミュレーションモデルの作成フロー
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Figure 2.6: ループシフトレジスタ回路のレイアウト図 (a) 0.18 µm 1.8 V,

(b) 90 nm 1.2 V, and (c) 90 nm 1.0 V CMOSプロセス

2.3 複数プロセスの雑音評価

本節ではループシフトレジスタ回路を 3つの異なるファウンダリ・プ
ロセスに適用し，雑音評価を行った．使用したプロセスは 0.18 µm 1.8 V

CMOSプロセス， 90 nm 1.2 V CMOSプロセス， 90 nm 1.0 V CMOS

プロセスの 3つである．各プロセスにて実装したループシフトレジスタ
回路のレイアウト図と D-FF単体のレイアウトを Fig 2.6に示す．ループ
シフトレジスタ回路のレイアウトは D-FFセルを規則的に並べることで
実装密度が最大になるように，各プロセスで設計されている．

0.18 µm 1.8 V CMOSプロセスでのループシフトレジスタ回路の時間
領域での雑音波形について測定および解析を行った．VddとGndノード
での実測とシミュレーション波形をそれぞれ Fig 2.7 (a)と Fig 2.7 (b)に
示す．また，同時に活性化されるループシフトレジスタ回路の列数を変
えた場合の雑音振幅値の変化を Fig 2.7 (c) に示す．動作回路規模を大き
くすると，雑音振幅が大きくなっていく様子が分かると同時に，シミュ
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レーションによって波形形状，雑音振幅の変化の様子が共に精度良く再
現されていることが分かる．
雑音電圧の依存性について，回路規模以外に，ループシフトレジスタ

に入力するビットパターンに対する依存性の評価を行った．ビットパター
ンによって変化させるものは論理の活性化率である．雑音振幅を正規化
した活性率でまとめたものを Fig 2.8に示す．x軸の活性率は内部の活性
率が最大である場合を 1として正規化したもので，動作回路規模の場合
は 8列動作させた場合が最大であり，ビットパターンの場合は”0101...01”

の場合を最大とした．同時に活性化するループシフトレジスタ数を変化
させた場合は，ビットパターンを”0101...01”に固定として評価した．こ
の評価結果が Fig 2.8 (a)である．一方，入力ビットパターンを変化させ
た場合は同時に活性化するループシフトレジスタ数を 8で固定として評
価した．この評価結果を Fig 2.8 (b)に示す．
動作回路規模，入力ビットパターン，それぞれを変化させた場合にど

ちらの場合においても電源雑音の振幅が活性化率に対して比例の関係に
あることが分かる．この知見は順序論理回路において一般的に言えるこ
とである．
その他の知見として，Vdd雑音はGnd雑音と比べて如何なる動作条件
下でも大きいことが挙げられる．これは回路から見たインピーダンスが
Vdd側とGnd側で大きく異なることが主な原因であると考えられる．シ
ステムグラウンドに接続されるパッド数は Vddのパッド数に比べて大き
い場合が一般的であり，複数のグラウンドパッドは共通の p型シリコン
基板を通して互いに結合している．このことによって回路からみたグラ
ウンド側のインピーダンスは低くなる．
雑音シミュレーションはこれらの実際に測定された電源雑音に見える

特徴を全て再現できている．さらにこのような電源雑音が持つ特徴は複
数の過去の研究事例でも報告されている [45–47]．しかし，ループシフト
レジスタ回路の電源雑音について網羅的に報告することは本稿が初めて
の試みである．
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Figure 2.7: 0.18 µm, 1.8 V CMOSプロセスにおけるループシフトレジス
タ回路の電源雑音の実測とシミュレーション結果 (a) Vdd 雑音波形, (b)

Gnd 雑音波形 (c) 雑音振幅の動作回路規模依存性
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Figure 2.8: 0.18 µm, 1.8 V CMOSプロセスにおける雑音振幅の回路活性
化率依存性 (a) 動作回路規模 (b) 入力ビットパターン
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Figure 2.9: 90 nm, 1.2 V CMOSプロセスにおけるループシフトレジス
タ回路の電源雑音の実測とシミュレーション結果 (a) Vdd 雑音波形, (b)

Gnd 雑音波形 (c) 雑音振幅の動作回路規模依存性
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Figure 2.10: 90 nm, 1.0 V CMOSプロセスにおける電源雑音の実測結果

90 nm 1.2 V CMOSプロセスを用いたループシフトレジスタ回路につ
いて同様の評価を行った [48]．Figure 2.9にて実測とシミュレーションそ
れぞれの雑音波形と雑音振幅の傾向を比較した．
微細化が進展した異なる世代のプロセスにおいても実測とシミュレー

ションで高い整合性が得られ，同様の傾向が見られることがわかる．
ループシフトレジスタ回路を用いた雑音評価を前述した 90 nm CMOS

プロセスと異なるファウンダリの同世代のプロセス (90 nm 1.0V CMOS

プロセス)にて実施した．これまでの 2プロセスと同じ方法による雑音評
価の結果を Fig 2.10 に示す．電源雑音振幅は同時動作する回路規模の増
加に伴って大きくなる傾向は他のプロセスと同様であるが，Gnd雑音と
Vdd雑音との相対的な関係が他のプロセスと異なることが分かる．これ
はこのプロセスが他プロセスと比べて高抵抗のシリコン基板を使用して
いることや Gndピンが少ないために回路から見た Vdd側のインピーダ
ンスとGnd側のインピーダンスがほぼ等しくなっているためだと考えら
れる．
表 2.2に雑音発生量，回路サイズ，オフチップインピーダンスの値を 3

つのプロセスのリファレンス回路ごとにまとめた．Figure 2.6に示したよ
うに，各ファウンダリ・プロセス毎に回路規模が異なる．これは各プロセ
スごとにトランジスタレベルでの回路と電源雑音の評価に使用可能なシ
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リコン面積が異なるためである．オフチップインピーダンスについても
各プロセスで値が大きく異なるが，1番目と 3番目のプロセスの評価では
両面銅版の単層基板を用いているが，2番目のプロセスでは 6層の FR-4

基板を用いているためである．
表 2.2では最小インバータセルが消費する平均電流値を異なるプロセス

間で比較を行っているが，消費電流値は一般的にプロセス世代が進展し
てデバイスサイズが小さくなると電源電圧も同時に低下するため小さく
なる傾向にある．しかし，集積回路レベルでの消費電流は回路規模に大
きく依存する．ここで回路規模とはループシフトレジスタ回路のビット
数と搭載する列数である．本節ではリファレンス回路を複数のプロセス
に実装して評価を行ったが，各プロセスで回路動作規模に対する共通し
た雑音発生の傾向を見ることができ，容量充電モデルによる高い精度の
再現性を確認した．
この一貫した成果によって提案するリファレンス回路とテスト構造を
与えられたCMOSプロセスに任意に適用して電源雑音評価が可能である
ことを示した．
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2.4 電源雑音評価の広帯域化

2.4.1 オンチップ雑音検出回路

本章の雑音評価に用いたオンチップの雑音検出器はダイレクトサンプリ
ング法に基づいて電源，グラウンドおよび基板の雑音を検出する．Figure

2.11はオンチップ雑音検出器の回路図である．n型ソースフォロア (nSF)

によるフロントエンドではデジタル回路部の公称電圧付近の電圧変化を
検知する．一方，p型ソースフォロア (pSF)はグラウンド，基板で発生す
る 0.0V 付近の電圧変化を検知する．次に，ソースフォロアによって構成
されるフロントエンドの出力はバックエンドのラッチコンパレータ (LC)

の入力に接続される．SFの入力，つまり検出対象の電圧値は SFによっ
て DCレベルがシフトされ，その後 LCによってデジタイズされる．LC

におけるデジタイズ処理はチップ外部から供給されるステップ状の参照
電圧と連続的に比較することで実現される．検出される電圧値は LCの出
力の急激な変化点として決定される．ここで，連続的な参照電圧との比
較を実行するためには，複数回にわたって反復的な回路動作をさせ，同
じ雑音発生を複数回行うことが必要である．
電圧値のサンプリングは Fig 2.12に示すように φmに従ってラッチ動作

ごとに毎回行われる．システムクロックである φsは測定対象回路である
ループシフトレジスタに供給され，φmは φsに対して相対的に ∆ tずつ
ずらしていく．φmのタイミングで検出された電圧は前述の手法によって
決定され，検出電圧値を時間方向に連続的にプロットすることで雑音波
形を取得する．

2.4.2 雑音波形取得システム

より良い品質の雑音波形を取得するシステムを構築するためには，オ
ンチップの雑音検出回路の設計に加えて，測定器を注意深く選択し，適
切に波形取得システムに組み入れる必要がある．
システムを構築する際にはタイミング生成が最も重要な要素の一つと

なる．タイミング生成の性能によって φmの時間分解能や φsとの相対的
な位置の精度などが決定される．また，安定性が構成システムには要求
される．これは Fig 2.12 に示すように波形取得のためには数千回におよ
ぶ反復動作が必要であるためである．
ステップ状の参照電圧は 14-bitの解像度を持った低速動作の可変電圧
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Figure 2.11: 雑音検出器回路図

源を用いて供給する．バイアス電圧と SFおよび LCの電源電圧はそれぞ
れ定電圧源から供給する．

Figure 2.13は雑音波形取得システムの概観図である．SFと LC回路は
雑音発生源であるループシフトレジスタ回路と共にテストチップに実装
する．電圧源とタイミング生成器はテストチップを駆動し，カウンター
はテストチップ内の雑音検出器の出力 (Dout)に接続してデータを読み出
す．QFPセラミックパッケージ内のテストチップには FR-4基板を用い
て作成した評価ボードを通じて外部機器に接続される．波形取得は PCを
用いて制御され測定の自動化を実現している．
本研究では雑音波形の精度を高めることを目的として測定システムを

従来構成である Fig 2.13 (a)から 提案構成である Fig 2.13 (b) に変更し
た．Figure 2.13 (a)では 8チャネル以上のマルチチャネル出力を持つ単一
のパルスジェネレータからすべてのパルス信号を供給していた．この構
成は信号間のスキュー調整やチャネル間のタイミングの変更が容易であ
ることが利点としてあげられる．
しかし，高精度な信号発生が可能なパルスジェネレータは一般的に最大
でも 2チャネルの出力であり，Fig 2.13 (a)の構成をとることができない．
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Figure 2.12: 雑音測定タイミングチャート

そこで，本研究では Fig 2.13 (b)のように 2つのパルスジェネレータを
マスター・スレーブ動作させる構成を採用した．この構成をとることで，
タイミング生成の高分解能，高精度，安定化を達成する．本章の雑音測
定システムでは，2チャネル出力の高精度クロックジェネレータ (Agilent

社 81134A)をマスター側パルスジェネレータとして選択し，マルチチャ
ネルパルスジェネレータ (Tektronix社 DTG5078)をスレーブ側のパルス
ジェネレータとして選択した．φsはマスタークロックジェネレータの 2

チャネルの内一方からループシフトレジスタ回路へ供給され，もう一方
のチャネルはスレーブパルスジェネレータの外部クロック入力端子へ接
続する．スレーブパルスジェネレータはマスタークロックジェネレータ
の信号に同期した信号を多チャネルで出力する．スレーブパルスジェネ
レータは φmといくつかの同期制御パルス信号を検出回路に供給する．こ
の新規開発した波形取得システムによってタイミング精度を 10 psのオー
ダーまで小さくし，システムクロック周波数を数GHzまで向上させるこ
とができた．
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Figure 2.13: 雑音波形取得システム概略図 (a) 従来構成 (b) 提案構成
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Figure 2.14: (a) 90 nm CMOS テストチップ概略図 (b) ループシフトレ
ジスタ回路レイアウト図

2.4.3 テストチップ

Figure 2.14に 6つのループシフトレジスタアレイと複数の SF，LC雑
音検出回路を搭載したテストチップを示す．このテストチップは 90nm

CMOSプロセスを用いて試作したものである．本節では上から 2番目の
アレイを雑音測定に用いた．測定対象回路には 512列の 32bitループシフ
トレジスタが搭載されており，同時に動作する列数を 0から 512まで任
意に変更可能で，さらに入力ビットシーケンスが任意に設定できるため，
信号トグル率の制御も可能である．たとえば” 0101...01”が最大信号トグ
ル率の状態であり，”0000...00”や” 1111...11”が最小信号トグル率の状態
となる．ループシフトレジスタ回路は 1.2 Vデバイスが使われていて，雑
音検出回路は 3.3Vの高圧 I/Oデバイスが使われている．
このテストチップに実装したオンチップ雑音検出回路の周波数特性を
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Figure 2.15: 雑音検出器の周波数応答シミュレーション結果

寄生成分を抽出したポストレイアウトのネットリスト用いて評価した．評
価結果を Fig 2.15に示す．DC利得は僅かにユニティゲインから下がって
いる (-0.83dB)．これはソースフォロア回路の構成に依るものである．ま
た，- 3dB基準の帯域は 1.3 GHzであった．

2.4.4 測定結果

ループシフトレジスタアレイ回路の電源 (Vdd) 配線上で発生する雑音
波形の測定結果を Fig 2.16に示す． Figure 2.16では Fig 2.13にて示した
従来測定システムと提案測定システムで同じ測定チップおよび回路に対
して同条件での波形を取得し，比較した．シフトレジスタ回路に供給さ
れるクロック周波数 (φs)は 400 MHzと 1.0 GHzの 2通りである．新規提
案の測定システムのもつ時間分解能は 16 psであり，従来測定システムの
時間分解能 50 psと比べて 40%の分解能の向上を確認した．タイミング
生成の性能向上によって取得雑音波形がより明確になり，実効的な測定
帯域が広がったことが分かる．

Figure 2.17と 2.18はそれぞれループシフトレジスタの動作周波数が 100

MHzと 1.2 GHzの場合について電源，グラウンド，基板の雑音波形を示
している．その他の動作条件は，動作しているループシフトレジスタの
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Figure 2.16: Figure 2.13の従来構成と提案構成を用いた電源雑音実測波
形比較 (a) φs = 400 MHz, (b) φs = 1.0 GHz.

列数は 64列でビットパターンは” 0101...01”の信号トグル率が最大の状
態である．Vddの大きな電圧降下のタイミングとGndの大きな電圧上昇
のタイミングを比べると，両者はほぼ同じタイミングであることが分か
る．さらに VddとGnd雑音の振幅に着目すると Vdd雑音が Gndに比べ
て数倍大きい．次に Gndと Psub雑音波形を比較すると，位相，振幅と
もにほぼ同じであることが分かる．これは Gnd配線が基板コンタクトを
通じて Psubと強固に低抵抗で結合していることからも理解できる．これ
らの基礎的な知見はクロック周波数を 1.2 GHzに上げた場合にも共通す
るものである．

Figure 2.19はループシフトレジスタ回路の動作周波数を変化させた場
合の雑音波形の振幅値の傾向を示している．この図から周波数に対して
雑音振幅が単調減少していることが分かる．また，スタティックドロップ
という観点から動作周波数に対する傾向を Fig. 2.20に示す．Fig. 2.20の
各値は 100 MHzにおける電源・グラウンド・基板雑音の平均電圧値を基準
としている．Figure 2.20からスタティックドロップは雑音振幅とは逆に，
周波数が高いほど増加することが分かる．これは動作周波数が高くなる
と，回路の平均消費電流値は増加することから定性的に理解可能である．

周波数が増加すると，雑音振幅が減少し，スタティックドロップ量が増
加する傾向は概ね Vdd,Gnd,Psub雑音すべてで共通して見られる傾向で
ある．雑音振幅がデジタル回路の動作周波数に対して一定の傾向を示し
ているという知見は雑音解析技術に対して大きな意味を持っている．ま
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Figure 2.17: 電源，グラウンド，基板雑音波形 (動作周波数 100 MHz)

た， Fig 2.19にて評価した 100 MHzから 1.2 GHzという周波数帯は十分
に波形取得システムの実効的な帯域内であり，正当性があるといえる．
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Figure 2.18: 電源，グラウンド，基板雑音波形 (動作周波数 1.2 GHz)

Figure 2.19: クロック周波数に対する雑音振幅の測定結果
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Figure 2.20: クロック周波数に対するスタティックドロップの測定結果
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2.5 電源雑音評価による技術的達成点と今後の展
望

本章では電源雑音評価用リファレンス回路としてループシフトレジス
タアレイ回路を提案し，実際に 3つの異なるファウンダリプロセスを用
いて実装，評価をした．さらに電源雑音の波形取得システムの性能改善
を行い，時間分解能過去の研究事例と比べてを 40%改善した．これらの
成果を用いることで異なるファウンダリ・プロセス間の横断的な電源雑
音比較を広帯域で評価することが可能となる．
電源雑音評価に関する今後の展望としては，数GHzまで進展したデジ

タル回路の高速動作化に対応するためにオンチップ雑音検出器の広帯域
化が必要であると考える．

2.6 まとめ

本章では一般化した機構を用いて CMOSデジタル回路のダイナミック
電源雑音について評価を行い，雑音評価システムの広帯域化を達成した．
ループシフトレジスタアレイ回路を電源供給系評価のためのリファレン
ス回路として提案し，電源雑音および基板雑音の評価を 0.18 µm 1.8 V

CMOSプロセス，90 nm 1.2 V CMOSプロセス，90 nm 1.0 V CMOSプ
ロセスの 3つの異なるファウンダリ・プロセスを用いて評価を行った．雑
音評価はオンチップの雑音検出器を用いた実測のみではなく，回路の寄
生容量充電過程に着目した雑音源等価回路によるシミュレーションによ
る解析環境を提示した．この容量充電に基づく簡便なシミュレーション
を用いて雑音評価を同時に実施し，実測結果と比較して高い整合性を得
ることに成功した．この研究成果を用いることで広範な CMOSプロセス
の雑音比較や新規プロセスの雑音予測ができる．
また，本章ではサンプリング原理に基づいた SF+LC型検出器を用い

た電源雑音波形取得システムの広帯域化を行い，40%の時間分解能向上
により 10 psecオーダーの時間分解能を実現した．
これらの結果から，CMOSプロセス間の横断的な電源雑音比較と，CMOS

デジタル回路の電源雑音の広帯域評価を可能とした．
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第3章

CMOSデジタル回路の電源雑音
解析

3.1 はじめに

電源および基板雑音はシステムオンチップ (SoC)に代表されるミック
ストシグナル LSIに大きな影響を与える．雑音発生源の回路から雑音の
影響を受ける回路までの基板を通した雑音伝播の様子までを内包したチッ
プ全体での雑音解析が雑音を考慮したデザインフローを確立するために
必要である．雑音を考慮したデザインフローを用いることがアナログ /

RF回路とデジタル回路を同一基板上へ集積するために必須となる．

電源および基板雑音の基礎理解に関して，多くの研究事例が報告されて
いる [43]．例えば，スタンダードセルの雑音源等価回路 [32]，チップ全体
の基板ネットワークモデル [49, 50]，基板分離構造の集中回路モデル [51]

などである．神戸大学永田研究グループではデジタル回路の電源雑音解
析手法として容量充電モデルを提案し，単純な構造のインバータアレイ
回路の基板雑音シミュレーションを報告している [38]．その他，このモ
デル化手法は 50-kゲートのマイクロプロセッサを解析対象とした連続時
間の基板雑音の初期評価を行った実績がある [37]．

モデル化技術を標準的なデジタル設計のフローに統合するために本章
では 2つの点で研究の進展を目指した．第一は組み合わせ論理回路と順序
論理回路の両方を正確に容量充電モデルに置き換える方法を一般化する
こと．第二は雑音シミュレーションに評価ボードやパッケージといったオ
フチップインピーダンスと基板との結合を明示的に考慮することである．
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Figure 3.1: CMOSデジタル回路; (a) 物理レイアウトの例, (b)トランジ
スタレベル記述, (c) 容量充電モデルによる雑音シミュレーション

3.2 電源雑音解析手法

3.2.1 容量充電モデル

CMOSデジタル回路は Fig. 3.1(a)のように論理ゲートセルが高密度
実装されたものである．通常，デジタル回路をはじめとした電源雑音シ
ミュレーションは Fig. 3.1(b)のようなフルトランジスタレベルのネット
リストを解析するか，もしくは論理ゲートセルと同数の雑音等価回路を
含むネットリストを解析する．一方で，本章では Fig. 3.1(c)に示す時分
割容量充電 (Time Series Divided Parasitic Capacitance : TSDPC)モデ
ルを提案する．TSDPCモデルは，ある微小時間内に同時にスイッチする
膨大な数の論理ゲートのスイッチング動作を単一の容量に置換し，Vdd

と Gndの間に挿入し，モデル対象の微小時間で充電するモデルである．
このとき容量のサイズはモデル対象のデジタル回路内で微小時間内に充
電される寄生容量の総和である．デジタル回路にて消費される電源電流
をこのような形で表現するモデル化手法を容量充電モデルと呼び，この
手法を用いることで雑音シミュレーションの等価回路のサイズを大幅に
減少させることができる．

Figure 3.2に示すような TSPDCモデルを用いた連続的な容量充電に
よって CMOSデジタル回路における電源および基板雑音のシミュレー
ションを実行できる．M個のスイッチドキャパシタの段数が一列に並べ
られ，それぞれ T1, T2, ..., Tn-1, Tn, Tn+1, ..., Tmのタイミングで外部
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電源から連続的に充電される．Tnが充電されるとき，直前に充電された
容量 (Cn-1)は放電される．

ある論理ゲートの総付加容量を Cloadとすると，その論理ゲートセルに
信号遷移が起こったときには Cload * Vdd2で表されるエネルギーが外部
電源から供給される．エネルギーのうち半分は，電源電流を決定する電
源インピーダンスを介してCloadへ電荷が流れるときに熱として消費され
る．残りの半分が容量に蓄積される静電エネルギーである．このエネル
ギーは後に次のトグル期間，つまり放電時に消失する．容量の放電時は
キャパシタンスの両端が短絡されるため，このエネルギーは該当容量で
局所的に消失し，この放電時のエネルギー消失は他の電流への影響を全
く与えない．

電源電流は連続的な容量充電の過程としてモデル化され，電源とグラ
ウンドインピーダンスと電源電流の関係によって電源バウンスが電源配
線およびグラウンド配線上に起こり，同時に低抵抗の基板タップを通じ
て基板内の電位変動を引き起こす．

TSDPCモデルは CMOSデジタル回路に対して広く一般化した形で適
応が可能である．スイッチトキャパシタの段数を多くすることで長時間の
雑音波形を取得可能であり，周波数領域での解析を行なうことができる．
さらに，TSDPCモデルはチップ内の場所毎に分割して，各場所ごとにス
イッチトキャパシタを作成することでサブモデル化することができ，各
サブモデル間に電源 /グラウンド配線のモデルを付加することができる．

インバータアレイ [38]と 50-kゲートのマイクロコントローラ [37]の雑
音発生は容量充電モデルによって再現することができ，シミュレーショ
ン結果を用いることで基板雑音の実測結果を定量的に説明することがで
きる．しかし，これらの過去の研究事例ではモデル生成の一般化が不足
している．これらの研究事例を実施した際の容量サイズ決定は手動で行
われており，一般化されていなかった．

そのため，本研究では SoCの高効率設計を目指し，容量充電モデルに
基づいた雑音シミュレーションのための容量導出方法の一般化を行う．こ
のとき，容量決定方法は組み合わせ論理回路と順序論理回路の 2つに大
別することができる．
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Figure 3.2: 電源および基板雑音発生のための時分割容量充電モデル (TS-

DPC : Time-series divided parasitic capacitance)モデル [38]

3.2.2 スタンダードセルの容量値の導出

3.2.2.1 組み合わせ論理回路

組み合わせ論理回路のTSDPCモデルにおける容量値 (CTSDPC)は電源
電流 (Ix)の積分値から導出する．電源電流の積分範囲は論理セルの入出
力信号の遷移に伴う電流変化が起きている範囲であり，容量値は式 (3.1)

に従って求める．最も単純な例としてシングルバッファセルの場合につ
いて Fig. 3.3に SPICEシミュレーションの波形と共に示す．

CTSDPC =

∫
Ixdt

V dd
(3.1)

CTSDPCの表は標準スタンダードセルライブラリに含まれる全てのセルご
とに作成する．このとき，表に含める条件は入力信号のすべての組み合
わせである．各セルに対応する容量値はすべての入力信号の組み合わせ
の内，最大値もしくは平均値をもって決定する．

3.2.2.2 順序論理回路

順序論理回路に対する容量値の導出方法は前述した組み合わせ論理回
路の方法から変更する必要がある．これは順序論理回路はクロック信号
の遷移を含む入力信号の遷移時に出力が変化しなくても電流消費が起こ
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Figure 3.3: 組み合わせ論理回路の電源電流シミュレーション

る特徴があるからである．順序回路では内部の論理状態にかかわる複数
のトランジスタを考慮する必要がある．

SPICEシミュレーションによって得られたDタイプフリップフロップ
(D-FF)の電源電流波形を Fig. 3.4に示す．Figure 3.4のように電源電流の
スパイクはクロックエッジの遷移方向と内部の論理状態の組み合わせに
よって異なり，それぞれの組み合わせに対する電流を I1, I2, I3, ..., I6と
した．内部の論理状態と電流の対応を表 3.1に示す．電流消費は容量充電
に置き換えることができるため，それぞれの消費電流を式 (3.1)を用いて
容量値を算出し CTSDPCのリスト表を作成する．

そして各々のタイミングでの容量値は個々の D-FF毎に独立にリスト
表から決定する．つまり，入力信号とクロック信号の遷移方向の組み合
わせによって決まる内部の論理状態を基にリスト表から各 D-FFの容量
値を独立に選び，決定する．この各タイミングでそれぞれの回路の容量
値を連続的に変化させることが組み合わせ論理回路のモデル化と本質的
に異なる点である．
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Figure 3.4: 順序回路の電源電流シミュレーション (Fig. 2.3の再掲)

3.2.3 容量充電モデルの定式化

ある微小時間 (タイムフレーム)の期間内に充電される容量値は式 (3.2)

にしたがってモデル対象回路内の信号遷移が起こった論理セルのCTSDPC

の合計値として算出する．このとき各セルのCTSDPCは入力信号と内部の
論理状態に対応する値を容量一覧表から選択する．ただし，対象タイム
フレーム内で入力信号もしくは内部の論理状態に遷移が無いセルは無視
する．

C(t) =
∑

CTSDPC (3.2)
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Table 3.1: D-FFの内部論理状態と電源電流定義の対応 (Table 2.1の再掲)

output transition clock edge corresponding current

0 → 0 rise I1
fall I2

0 → 1 rise I3
fall N.A.

1 → 1 rise I5
fall I4

1 → 0 rise I6
fall N.A.

3.3 提案雑音解析手法によるシミュレーション結
果

3.3.1 テスト回路の定義

Figure 3.5に示すテスト回路を電源および基板雑音の容量充電モデリン
グに基づいたシミュレーションの試行対象として用意した．このテスト
回路は本論文第 2章にて提案した電源雑音評価用のリファレンス回路であ
る．Figure 3.5 (a)に示すループシフトレジスタアレイ回路は動作回路規
模と内部ロジックの遷移確率の制御が可能で，それぞれに対応した雑音
発生を行う．

Figure 3.5 (b)にループシフトレジスタ回路を示す．この回路は D-FF

の従属接続によって構成されており，最終段の D-FFの出力は最初段の
D-FFへの入力に接続するループを形成できる構造となっている．

”0101...01”のようなビット列をループを開放した状態で書き込む．書
き込まれたビット列はクロック信号の立ち上がりエッジ毎に 1ビットず
つシフトされ，シフトレジスタのビット長の長さで繰り返される．

回路動作させるループシフトレジスタの列数は各列ごとにクロックゲー
ティングの制御信号をプリセットすることで制御可能な構造となってい
る．また，入力するビット列は任意の信号を入力可能であり，このことに
より信号のトグル率を制御することができる．この回路は一般的な同期
式デジタル回路と同様の動作を行い，順序回路のみではなくセレクタや
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Figure 3.5: テスト回路図; (a)ループシフトレジスタアレイ回路 (b)ルー
プシフトレジスタ (SR) 回路 (Figure 2.1の再掲)

クロックバッファなどの組み合わせ論理回路を内包している．また，回
路全体が一般的な CMOSプロセスで用意されるスタンダードセルライブ
ラリに含まれる論理セルのみで構成されている．このため，前節で述べ
た TSDPCモデルに用いる容量値の導出手法を完全に適用することがで
きる．

Figure 3.6に 90nmCMOSプロセスを用いて試作したテストチップのフ
ロアプランを示す．テストチップには 6つのループシフトレジスタアレイ
(Fig. 3.5)がチップ右側に実装されている．6つのアレイ (#0 ～ #5)の
内，アレイ#1に着目して以下の解析を行なった．Figure 3.7にアレイ#1

のレイアウトサイズを示す．またテストチップには電源・グラウンド・基
板の雑音波形を取得可能なオンチップ雑音検出回路を同時に実装してい
る．オンチップ雑音検出回路による各雑音検出の詳細は本論文 第 2 章に
詳細が記述されている．

Figure 3.6に示すようにテストチップは 208ピンのQFP(Quad flat pack-

age)パッケージを使用してパッケージングされている．アレイ#1の電源，
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Figure 3.6: テストチップフロアプラン

グラウンドピンは 1対のみ用意されており，それぞれ独立にボンディン
グワイヤ，評価ボードの配線を通して外部の電源と接続されている．チッ
プ周辺のその他のグラウンドピン同様にシステムグラウンドに接続され
ている．これらのピンは IOセルと接続されていると同時にループシフト
レジスタアレイにも，共通シリコン基板と低抵抗の基板コンタクトを通
じた経路が存在する．
チップ全体の雑音解析のために必要なモデル化対象回路が実装されて

いる領域やその他の構成要素の実装領域の情報，雑音検出の位置などに
代表されるチップレベルの仕様は設計データベースから導出する．

3.3.2 タイミング分布

ループシフトレジスタ回路はクロック信号Ckに同期して動作し，電源
電流は論理ゲートの動作によって周期的に消費される．ここで，クロッ
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Figure 3.7: ループシフトレジスタアレイレイアウト図

ク信号は外部入力の１ポートから複数段のバッファによって構成される
クロックツリーを通ってD-FFセルへ供給されるため，クロックツリーの
各段で信号遅延が発生する．そのため，一連の充電される容量群を Fig.

3.8に従って作成する．これは Fig. 3.5(b)に示したループシフトレジスタ
回路内の遅延を考慮した動作に対応したものである．クロックツリーの
最終段のバッファとD-FFセルは 7段目のバッファ動作の後，一定の遅延
時間後に同時に動作すると仮定し，対応する充電容量は式 (3.2)に従って
累積加算することで算出する．
クロックツリー各段間の遅延時間は Fig. 3.9に示すようにクロックツ

リーのネットリストを用いて SPICEシミュレーションを行い決定する．
シミュレーションの効率化のために，レイアウト寄生抽出 (LPE: Layout

Parasitic Extraction)はクロックツリーのみに限定し，D-FFセルは集中
容量に置換してシミュレーションを実施した．シミュレーション結果から
抽出した遅延値は各充電容量の充電タイミングのずれとして雑音シミュ
レーションに取り込む．
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Figure 3.8: クロックツリーを含めたループシフトレジスタアレイ回路の
TSDPCモデル

Figure 3.9: タイミングスキュー分布
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3.3.3 電源および基板ネットワーク

独立した回路について最も簡便に電源雑音を見積もる方法は前節まで
の方法を用いて導出した容量列に，直列のインピーダンスモデルと電源
を接続した Fig. 3.10のようなネットリストを解析する方法である．直列
インピーダンスは一般的な実装を仮定して，インダクタは 10 nH, 抵抗は
1Ωと仮定し，電源供給側 (Vdd)と電源のリターンパス (Gnd)の双方に
対称に挿入する．SPICEシミュレータはネットワークの過渡解析を実行
可能であるため，ネットリスト内に記述された時系列の容量充電を解析
して雑音波形を生成することが可能である．
実際には，モデル化対象回路は LSI上に形成されており電源，グラウ

ンド，基板ネットワークに接続されている．Figure 3.11に示すモデルは
電源配線のモデルとグラウンド配線およびグラウンド配線から高密度に
実装された基板コンタクトを通じて強固に接続された基板を含んだモデ
ルを含んだものである．これらの配線および基板モデルはメッシュ化さ
れたものであるが，最終的には配列を回路シミュレータを用いて解くこ
とによってノード数を削減した形となる．ノード数の削減手法は本研究
の対象外であるため，詳細は記述しない．詳細は参考文献 [38, 51]に記述
されている．この Fig. 3.11に示す中間モデルは複数存在するGndピンま
でのパスを考慮するために必須である．Gndピンはチップの周辺部に万
遍なく配置されており共通のシリコン基板を通してモデル化対象回路の
グラウンドネットワークに影響を与える．

LSIチップは最終的には評価ボードの上に実装され，外部電源から電流
が供給される．Figure 3.12はオフチップの電源供給系モデルを含んだ電
源および基板雑音のシミュレーション等価回路である．ただしオンチッ
プのモデルは Fig. 3.11と同様に容量充電モデルと各配線および基板モデ
ルから構成されている．ここで，複数配置されているVdd，Gndピンの
ノードはボード上で短絡され，それらの実効的なインピーダンスをモデ
ル内部で統合的に扱うことが重要である．Figure 3.6に示したように，試
作したテストチップには合計 19個の Gnd ピンがあり，これらのピンは
Fig. 3.12(a)に示すように基板ネットワークを通じて接続されている．オ
フチップの構成素子の値を Fig. 3.12(b)に記載する．これらのオフチッ
プのモデル素子値はそれぞれネットワークアナライザを用いた S11測定に
よって導出した．ここでボンディングワイヤと評価ボード上のトレース
はすべてのピンについて等しいと仮定した．チップ内部の静的な容量は
モデル対象のアレイ#1回路の Vddと Gndピンの部分に集中させた．
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Figure 3.10: 仮定オフチップインピーダンスによる雑音シミュレーション

Figure 3.11: オンチップの電源配線・グラウンド配線および基板ネット
ワークを含んだ雑音シミュレーション
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(a)

Board Lbrd 3.97 nH

Cbrd 10.1 µF

Rbrd 18.1 mΩ

Package Lbnd 4.19 nH

Rbnd 74.8 mΩ

Chip C ckt 282.5 pF

(b)

Figure 3.12: (a) Figure 3.11へオフチップの電源供給系モデルを付加した
雑音シミュレーション (b) オフチップモデルの各モデルパラメータ
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Figure 3.13: 電源，グラウンド雑音におけるシミュレーションと実測の雑
音波形比較．(a) Figure 3.10のモデル, (b) Figure 3.11のモデル, (c) Figure

3.12のモデル

3.3.4 シミュレーションと実測

電源，グラウンド，および基板表面のノイズ波形を Fig. 3.10, 3.11,

3.12に示した異なるオンチップ / オフチップモデルを用いてシミュレー
ションを行った．それぞれのシミュレーションモデルによる電源，グラウ
ンドの雑音波形と対応する実測波形を Fig. 3.13にて比較を行った．最も
単純な仮定に基づくモデル (Fig. 3.10)とオンチップの電源配線およびグ
ラウンド配線と基板モデルを取り込んだモデル (Fig. 3.11)の間には大き
な差がないが，後者のモデルはオフチップインピーダンスとの関係を高
精度で表現するためには必要である．詳細なモデルである Figure 3.12に
よるシミュレーションは実時間軸上での雑音波形の観点から最も実測と



58 第 3章 CMOSデジタル回路の電源雑音解析

Figure 3.14: 基板雑音の実測とFigure 3.12モデルによるシミュレーション
の雑音波形比較．同時動作するループシフトレジスタ回路は 64列と 512

列．(雑音検出点を同時に記載)

整合性のとれた波形を再現できていることがわかる．

Figure 3.14にて基板雑音波形について Fig. 3.12のモデルによるシミュ
レーション結果と実測結果との間で比較した結果を示す．また，Fig. 3.14内
に電源，グラウンド，基板の雑音検出点を示す．Figure 3.14では同時に動
作するループシフトレジスタ数を 64列と 512列の 2通りと変えた場合の
基板雑音波形を比較している．同時に動作する回路数が大きいほど大き
な雑音ピークが発生していることがわかる．一方で，同時に動作する回
路規模に依らず発生している雑音ピークがいくつか存在しているが，こ
れらはチップ周辺の I/Oセル内に含まれる信号ドライバの動作に起因す
る背景雑音であると考えられる．

LSIの内部雑音が回路動作に与える影響を定量的に評価するための指標
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Figure 3.15: シミュレーションと実測の雑音振幅比較．(a) Figure 3.10の
モデル, (b) Figure 3.11のモデル, (c) Figure 3.12のモデル

として雑音振幅が挙げられる．この雑音振幅を Fig. 3.10から Fig. 3.12の
シミュレーションモデルと実測の間で比較した結果をFig. 3.15に示す．こ
の図からオンチップの基板ネットワークとオフチップのパッケージ，ボー
ドのインピーダンスをモデルに組み入れることで定量的にも精度の高い
雑音評価が可能であることが分かる．

また，本論文で用いた容量充電モデルを用いる別の利点として以下の
点が挙げられる．提案する容量充電モデルを用いることで時間領域での
電源電流をシミュレーションすることが可能な点である．Fig. 3.10から
Fig. 3.12の各モデルを用いた場合の電源電流波形を Fig. 3.16に示す．こ
の図からオフチップインピーダンスに対して電源電流が高い感度を持っ
ていることが示唆される．膨大なデバイス数を含む大規模デジタル回路
に対しては Fig. 3.1(b)に示したような従来のトランジスタレベルの記述
を用いた手法では解析が不可能であり，本提案手法を用いることで実現
できたことである．適切なオフチップインピーダンスを用いることで正
確な電源雑音波形をシミュレーション上で再現できることが出来るとい
うことは，実際の電源電流の波形が Fig. 3.16(c)に極めて近いと考える
ことができる．ボンディングワイヤやパッケージ，ボードトレースの寄
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Figure 3.16: シミュレーションによる電源電流波形．(a) Figure 3.10のモ
デル, (b) Figure 3.11のモデル, (c) Figure 3.12のモデル

生インピーダンスと電源電流の関係を正確に把握することは，その実装
系から発生する電磁的な効果を明確に決定できることに繋がる．そのた
め，容量充電モデルを用いた電源電流シミュレーションは電磁環境両立
性 (EMC: Electromagnetic Compatibility)の評価の手段として有効であ
ると考えられる．
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同時動作させる回路規模に対する電源雑音の依存性とD-FFの内部論理
の活性状況に対する電源雑音の依存性を Fig. 3.17, 3.18, 3.19にまとめた．
同時動作させる回路規模に対する依存性を Fig. 3.17と Fig. 3.18に示す．
Figure 3.17はループシフトレジスタアレイの動作周波数が 100 MHzの場
合，Fig. 3.18は動作周波数が 400 MHzの場合である．なお，両図とも電
源電圧は使用プロセスの公称電圧の 1.2 Vの条件下である．次にD-FFの
内部論理状態の活性状況を意図的に変化させるためにループシフトレジ
スタへの入力ビットパターンを変化させた場合を Fig. 3.19に示す．動作
条件は周波数 400 MHz, 電源電圧 1.2 V，同時に動作させる回路規模は
64列一定である．両方の周波数動作で共に電源，グラウンド，基板それ
ぞれの雑音振幅の変化が提案シミュレーション手法によってオンチップ
での雑音実測結果を良く再現していることが分かる．Figure 3.19をみる
と，ビットパターンに対する雑音振幅の依存性が小さいことがわかるが，
このことにより，D-FF回路内の内部論理活性はクロックのバッファリン
グに依るところが大きいことが分かる．
提案手法を実施する場合の計算コストについて表 3.2に示す．60万トラ

ンジスタを含むループシフトレジスタアレイに対して適用した場合，モ
デル生成と時間領域での雑音シミュレーションを含めた合計時間は 2.5時
間程度である．



62 第 3章 CMOSデジタル回路の電源雑音解析

Figure 3.17: 電源雑音の動作回路規模依存性 @ 100 MHz. (Figure 2.9に
基板雑音のデータを追加)
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Figure 3.18: 電源雑音の動作回路規模依存性 @ 400 MHz.
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Figure 3.19: 電源雑音のビットパターン依存性 @ 400 MHz.
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Table 3.2: 電源および基板雑音シミュレーションの計算コスト

Cap.Charging model extraction 5minutes

VDD/GND+SUB network reduction 2hours

noise simulation 5 minutes

(SBNS array : 637M Tr.s)

CPU : UltraSPARC IIIi 1.25 GHz, Memory : 6 GB
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3.4 複数プロセスにおけるシミュレーション結果

本節では提案雑音解析手法の有効性を示すため，2種類の異なるCMOS

プロセスを用いたループシフトレジスタ回路を対象として前節で述べた
電源および基板雑音のシミュレーションを実施した．なお，本節のデー
タは第 2章にて実測結果と比較したシミュレーション結果と同一のもので
ある．
第一のプロセスは 0.18 µm 1.8 V CMOSプロセスである．このプロセ

スにて実装したループシフトレジスタアレイ回路は 1列あたり 24bit の
D-FFで，合計 24列搭載した．このプロセスにてオンチップの電源供給
系で発生する電源雑音の実測波形とシミュレーション波形を Fig. 3.20 (a)

に示す．この電源雑音波形はチップ内のループシフトレジスタアレイの
電源配線をプローブしたものである．また，動作回路規模に対する雑音
波形の振幅値 (Vpp)の依存性を実測とシミュレーションを合わせて Fig.

3.20 (b)にまとめた．これら Figure 3.20の結果はループシフトレジスタ
アレイを 0.18 µmプロセスを用いて試作し，電源電圧は標準電源電圧で
ある 1.8 Vを与え動作させた場合の結果である．実測の雑音波形はオン
チップの雑音検出器 [2]を用いて取得した．この雑音検出器はサンプリン
グ原理による波形取得を行っており，本論文の第 2章，参考文献 [45–47]

などの多くの測定実績がある．
これらの結果から，本章で提案した容量充電モデルとオフチップの詳
細モデルを用いたシミュレーションが，雑音波形，雑音振幅ともに実測
波形を正確に模擬できていることがわかる．
同様にループシフトレジスタアレイを 90 nm, 1.2 Vプロセスを用いて

作成した．この回路は前節の解析対象回路と同一のものである．搭載した
回路は 1列あたり 32bit, 総計 512列のループシフトレジスタ回路である．
Figure 3.21では雑音波形と雑音振幅の動作回路規模に対する傾向を実測
とシミュレーションで比較している．ただし，この結果は Fig. 3.17と同
じデータを Fig. 3.20と比較が容易な形で示したものである．微細化が進
行した 90 nmプロセスにおいてもシミュレーション結果と実測結果が良
く一致していることがわかる．
電源雑音がグラウンド雑音に比べて振幅が大きい現象は回路から見え

るインピーダンスの違いによるものである．グラウンド側は複数のパッ
ドを介してシステムグラウンドに強力に接続されていて，かつ基板とコ
ンタクトを通して結合しているため，システムグラウンドに電流を引き
抜きやすく，低インピーダンスとなる．この傾向はプロセスに依らず 0.18
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Figure 3.20: 0.18 µm, 1.8 V CMOSプロセスにおける雑音評価 (a)電源
雑音波形 (b) Vpp回路規模依存性 (Figure 2.7のデータを再掲)

µmプロセスと 90 nmプロセス双方で見られる．
さらに，本論文 第 2章 表 2.2では 3つの異なるファウンダリプロセス

にて実装したループシフトレジスタ回路に対して本章にて提案した電源
雑音解析手法の結果と実測結果の比較を行っているが，すべてのプロセ
スにおいて，解析結果と実測結果が良く一致していることがわかる．こ
のことから提案雑音解析手法はプロセスに依存することなく適用可能で
あるといえる．
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Figure 3.21: 90 µm, 1.2 V CMOSプロセスにおける雑音評価 (a)電源雑
音波形 (b) Vpp回路規模依存性 ((Figure 2.9, 3.17のデータを再掲))
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3.5 電源雑音解析による技術的達成点と今後の展
望

本章では容量充電モデルのモデル導出方法の定式化およびフロー化を
実現し，オフチップモデルが電源雑音に与える影響について言及し，高
速かつ高精度な電源雑音解析を可能とするオフチップを含めた電源雑音
の等価回路の導出方法を示した．
今後の展望としては，高速動作に対する電源雑音等価回路の作成方法

について研究をさらに進める必要がある．Figure 3.22に本章で提案する
雑音解析手法を 100MHzから 1.2GHzの範囲で適用し電源雑音の雑音振
幅がもつ周波数特性を実測結果と比較した結果を示す．解析対象回路は
本章で使用した Figure 3.6の 90nmCMOSプロセスのループシフトレジス
タ回路である．Figure 3.22から，高周波数側で，実測の振幅値と比べて
解析結果の振幅値が小さい傾向にあることが分かる．これは，高周波動
作においてまだ考慮すべき物理現象があると考えられる．例えば，高周
波数ではトランジスタのスイッチング間隔が狭まるため，実効的な回路
の電源-グランド間の静的容量 (Figure 3.12内のC ckt)が周波数が高くな
るほど小さくなることが考えられる．

3.6 まとめ

本章では CMOSデジタル回路の電源および基板雑音を精度良く，かつ
効率的に解析する技術の開発を行なった．本章で提案する解析モデルは
モデル化対象回路の寄生容量の充電過程が雑音発生の主要因であること
に基づくモデルである．提案モデルは容量充電モデルであり TSDPCモ
デルと呼ぶ．TSDPCモデルを用いたデジタル回路の雑音解析については
単純なインバータアレイや 50-kゲート規模のマイクロプロセッサに適用
した過去事例があるが，モデル化する際の容量の決定方法が手動である
などの未完成な部分が存在した．本章では充電される容量値の決定方法
を明確に定義し，定式化，フロー化することで CMOSデジタル回路全般
への適用を可能とし，一般的なデジタル回路設計フローと解析フローの
親和性を高めることに成功した．
さらに，本章では容量充電モデルを用いた LSIの雑音解析における等

価回路について言及した．雑音解析には雑音等価回路のみではなく，オ
フチップのインピーダンスや基板結合など，様々な要因が相互に関係す
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Figure 3.22: 電源雑音振幅の周波数特性の解析結果と実測結果の比較

る複合的な事象である．本章ではチップ内のモデル，パッケージモデル，
ボードモデルについて段階的に詳細化して，各段階での解析結果を実際
の雑音測定結果と比較して評価を行なった．その結果，チップ内モデル，
パッケージモデル，ボードモデルの 3つをそれぞれ作成し，結合したモデ
ルを作成することで高精度な雑音解析が可能であることを示した．チッ
プ内のモデルは容量充電モデルによる雑音等価回路に電源配線モデルと
グラウンド配線および基板をモデル化したものを付加することで作成す
る．パッケージ，ボードのオフチップモデルはそれぞれ，インピーダン
ス測定をすることで集中定数による等価回路を作成する．
チップ内モデル，パッケージモデル，ボードモデルを統合した等価回路

を 2種類のプロセスに実装したループシフトレジスタ回路に対して適用
した．使用したプロセスは 0.18 µm 1.8 V CMOSプロセスと 90 nm 1.2

V CMOSプロセスの 2つである．世代の大きく異なる両プロセスにおい
て提案する雑音等価回路によって高精度に雑音解析が可能であることを
確かめた．
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第4章

CMOSデジタル回路の雑音エ
ミュレーション

4.1 はじめに

SoC(System-on-a-Chip)において，ノイズ影響を予測し低減すること
が，電源供給充足性，基板結合による雑音伝搬の問題 [43] ，EMCの観
点から強く要求されている．システムの性能とノイズ管理の相互関係は
チップ，パッケージ，ボードレベルのデザインで考慮されるべきである
[52]．しかしながら，そのような複雑な問題は深刻なほどに設計時のテス
トや再設計のコストを増加させる．大規模回路における雑音のシミュレー
ション技術は発達したが，特に速度面において更なる改良が設計段階で
の様々なノイズの影響に対しての検証に必要となっている．本論文で提
案するデジタルノイズエミュレーション技術は，CMOSデジタル回路内
で電源雑音の高速な見積もりを可能とし，雑音を意識した設計を補助す
るものである．

Figure 4.1にデジタルノイズエミュレーションの概要を示す．任意雑音
発生器 (arbitrary noise generator : ANG)は，詳細な，または推定した回
路の活性化率を元に様々なデジタルマクロの電源，基板雑音を模擬する．
また，オンチップモニタによりアナログコアなどの高感度回路との相互
作用や雑音分布を調べることができる．エミュレーションにより，オン
チップまたはオフチップのノイズ低減の有効性やノイズ発生の広域的な
影響を素早くかつ視覚的に理解することを助ける．これにより，雑音を
意識した設計のための，デカップリングコンデンサやガードリングの位
置，ノイズ源と他の回路の位置の効果，ロジック動作のホットスポット
の分散などの物理的なパラメータをチップの詳細設計の前にテストする
ことが可能になる．
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Figure 4.1: デジタルノイズエミュレーション概要

4.2 任意雑音発生器

4.2.1 TSDPCセルアレイ

過去の研究事例において，時分割寄生容量列 (TSDPC)モデルがデジタ
ル集積回路における電源電流を表し，正確にノイズ波形を再現すること
が示されている [37]．TSDPCモデルは，Fig. 4.2に示すようにある間隔
で起きる大規模な論理遷移を一つの静電容量が充電される過程に置き換
える．これらの静電容量の連続した充電が元のデジタル回路の電源電流
を再現し，電源やグラウンドの配線上もしくは基板内で電源変動を引き
起こす．Cch(t)の静電容量のサイズは時刻 tの区間で充電される寄生容量
の合計値に等しい．それに加えて，静電容量を大きく見積もることで回
路の短絡やリーク電流による充電損失を考慮する．
任意雑音発生器は，Fig. 4.3に示すように TSDPCモデルの考えを TS-

DPCセルのアレイとして実装したものである．TSDPCセルは，内包す
る可変静電容量を充放電することで TSDPCモデルと同等の動作を行う．
アレイ中の座標 (j,k)におけるTSDPCセルの静電容量のサイズ Cch jk(t),

はベクタメモリからの mビットのコードにより動的に設定可能である．
それぞれのTSDPCセルには 3つの内部状態がある．mode 0では φlの立
ち下がり時に Cchを充電する．mode 1では Cchの放電を行い同時にベク
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Figure 4.2: TSDPCモデルによるデジタル雑音発生

タメモリから次の容量充電タイミングで充電される容量値 Cchを設定す
る．mode 2では常に充電タンクとして動作し充電されたり電荷を供給す
る．アクティブな (mode 2以外の)TSDPCセルはモード選択信号Mselに
よりmode 0 と mode 1の二つの状態でインターリーブ動作する．なお，
mode 2の状態はあらかじめ静的に割り当てておく．

6ビット TSDPCセルの詳細をFig. 4.4(a)に示す．Cchを決定する 6ビッ
トコードはmode 0の時参照され，mode 1の時にベクタメモリから読み
出した値に更新される．さらに，TSDPCセルはノイズエミュレーション
より前に状態を読み入れる 4ビットの静的状態レジスタがある．これを
用いた自己診断機構として 6ビット全ての設定値が 1の場合に 1を出力
する機構を設けた．また，電源配線ネットワークはオンザフライの 6ビッ
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ト静電容量設定更新など，制御命令実行におけるノイズ注入を排除する
ため，TSDPCセルアレイとロジック部分で分離している．

Figure 4.5に TSDPCセルの動作のタイミングチャートを示す．動作状
態にあるTSDPCセルはモードセレクト信号 (Msel)に従って mode 0と
mode 1の状態を交互に繰り返すインターリーブ動作を行う．モードセレ
クト信号はFig. 4.5 (a)のφmに相当するものである．Cchの充電はmode 0

状態のとき φlの立下りエッジに従って発生し，この充電動作によって動
的な電源電流変化を発生させて電源雑音を引き起こす．Figure 4.5 (a)内
のもう一方のタイミング信号である φmは TSDPCセルに共通して供給さ
れていて立ち上がりエッジの時に Cchの放電が行われる．ただし，放電
動作は電源電流の変化にほとんど影響を与えない．これは Cchに蓄えら
れた電荷は放電時に形成される両端の短絡パスを通じて局所的に消失す
るからである．

Figure 4.5 (b)に示すように容量設定値は TSDPCセルが mode 1の状
態の時に更新される．この容量値の更新動作は他のセルがmode 0状態で
雑音発生をしている動作のバックグラウンド動作として行われる．6 bit

の容量設定コードはベクタメモリから読み出され，各セルにマッピング
されて次のmode 0状態での雑音発生量を規定する．Cell Aのグループに
属するTSDPCセルがmode 0状態のとき，残りのCell Bはmode 1状態
であり，Msel信号に従って状態が交互に入れ替わる．このインターリー
ブ動作によって連続時間かつ任意の雑音発生を実現できる．
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Figure 4.3: TSDPCセルをアレイ化した Arbitrary noise generator (ANG)
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Figure 4.4: TSDPCセル (a)回路図, (b)チップレイアウト
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Figure 4.5: TSDPCセルの動作タイミングチャート (a) 充電 / 放電動作
(b) 活性 / セットアップ動作



78 第 4章 CMOSデジタル回路の雑音エミュレーション

4.2.2 チップレベル構成

雑音エミュレータチップは任意雑音発生器 (ANG : arbitrary noise gen-

erator)とオンチップ雑音検出器 (ODM : on-die monitor)を搭載したもの
である．65 nm CMOSプロセスを用いた実装を Fig. 4.6に示す．チップ中
央とチップ周辺部の基板雑音評価エリアは ANGによって囲まれていて，
ODMによる雑音検出によってそれぞれの位置での雑音波形と雑音の面内
分布を取得することができる．加えてANG内の電源，グラウンド雑音に
ついても検出点を設けている．ODMはチップ周辺に配置され，プローブ
配線を対照的にすることで各プローブ点の配線距離の差を最小にする．

Figure 4.6に示すように各ANGは TSDPCセルアレイと SRAMマクロ
を含んでおり，SRAMマクロから容量設定コードを対応する TSDPCセ
ルのサブアレイへ供給する．
より精度よく任意の雑音発生をするためには，各 TSDPCセル間で φl

のタイミングスキューを最小にしなければならない．φlのようなタイミ
ング信号の供給は Fig. 4.7に示すように，一般的な H-treeトポロジに基
づいて注意深く配線，バッファリングを行った．

4.3 雑音エミュレーション環境

Figure 4.8に ANGに基づいたノイズエミュレーションフローと環境を
示す．フローに入力されるVerilogネットリストやテストベクタ，レイアウ
トデータ (GDS)は詳細なものでも大まかに見積もったものでもよい．ロ
ジックシミュレータはデジタル回路の静的なスイッチング動作の描写と同
時に LVS/LPEにより，デバイスの配置や寄生容量の合計を抽出する．時
分割容量Cch jk(t)とそのアレイでの位置の割り当てはTSDPCモデルのフ
ローに基づいて決定する．充電タイミングは data timing generator(DTG)

の信号定義ファイルとして書き出す．
フローを実装するために，Cch jk(t)の時間方向と位置のマップを作成

するソフトと，ベクタメモリにマップを動的に書き込むためのソフトを
開発した．前者はノイズエミュレーションの前にワークステーション上
で実行し，後者は外部のマイコンに組み込みエミュレーション全体を制
御する．
次に実際に構築したエミュレーションの実験環境について述べる．Fig.

4.9に Fig. 4.6のチップを実装した評価ボード写真を載せる．Figure 4.9の
中央部が QFP208 pinセラミックパッケージに封入されたANGチップで
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Figure 4.6: 任意雑音発生器のチップレベル構成図

ある．さらに Figure 4.8を実現した実際のエミュレーション実験環境を
Fig. 4.10に示す．構成要素は ANGを搭載した LSI，容量値設定コードを
ANG回路へ供給するためのマイコンボード，雑音観測 / 取得のためのオ
シロスコープ，タイミング信号生成を行うDTG，全体の制御を行うPC

である．



80 第 4章 CMOSデジタル回路の雑音エミュレーション

Figure 4.7: タイミング信号分布図

Figure 4.8: ANGを用いたノイズエミュレーション環境
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Figure 4.9: エミュレーション評価ボード

Figure 4.10: エミュレーション実験環境
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4.4 実験結果

65nmCMOSテクノロジを用いて 128-wordのベクタメモリで設定する
32セル × 32セル の 6ビット TSDPCセルを搭載した ANGコアを設計
した．プロトタイプのチップ写真は Fig. 4.6である．4つのANGコア，2

箇所の基板ノイズ評価エリア，ANG内の電源 (Vdd)，グラウンド (Gnd)

ノイズや基板 (Vpsub)ノイズを取得するための 12個のオンチップモニタ
アレイ [10]を搭載している．全体でオンチップモニタのチャネル数は 168

個であり，チップ全体のノイズ分布を評価することができる．
Figure 4.4(b)に示すTSDPCセルには 38.4 × 42.7 µm2の面積に Cchの

ための静電容量が全体で 1.29 pFが搭載されている．この値はセルエリア
を 2入力NANDゲートで埋めた場合の 80.6%に相当する．実際の自動配
置配線によって生成されるデジタル回路のトランジスタ密度が上記値よ
り大きくなることはないため，今回実装した TSDPCセル内の総容量値
はエミュレーションを行うためには十分大きな値であるといえる．また，
静電容量はフィンガー構造のメタルを複数層積層したものであり，，セル
の上部に密集させて配置する．制御ロジックはセルの下部に分離して配
置する．

Figure 4.11は 6ビットの設定コードに対する雑音発生量を電源と基板
について示したものである．雑音発生量として，定常電源電圧の 1.2Vか
らの負のドロップ量もしくはグラウンド電圧の 0.0Vからの正のドロップ
量を Vdd,Gndそれぞれで V0pを定義して評価する．Figure 4.11より Cch

の 6ビットの設定コードによりANG内でプログラマブルにノイズを発生
させられていることがわかる．また，設定コードが大きいほど，また同
時に動作するTSDPCセルの数が多いほど V0pが大きいことがわかる．

Figure 4.12はANG1を動作させた場合のANG1内Vddやチップ全面で
共通化されているGnd,p基板のノイズ分布を測定した結果である．同図
にオンチップモニタによって取得した代表点の波形も示す．GndやANG1

コアの外部の Vpsubでのドロップ量ピーク値よりも Vddのドロップ量が
大きいことがわかる．これは一般的な CMOSデジタル回路に見られるよ
うに，P型基板がチップ全体に電流を拡散し，Vpsubとして現れる基板ノ
イズを発生させるためである [10]．
エミュレーション例として，32ビットシフトレジスタ列と 32ビットマ
イクロプロセッサコアのランダムロジック部分を ANG1にマッピングし
たものをそれぞれ Figure 4.13, 4.14に示す．Figure 4.13 (a)では 100 MHz

でシフトレジスタを”0101..01”とシフトさせた時のVddの波形を，ANG
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Figure 4.11: コード，動作セル数依存性

上でエミュレートした場合と他のチップでの実際のシフトレジスタ上で
測定した場合で比較した．エミュレーションと実測の両方で，動作シフ
トレジスタ数を 1倍,2倍,4倍と増やすにつれて電源ノイズが増加してい
る．さらに Fig. 4.13 (b)では最も動作回路規模が大きい# 512の場合に
ついて時間軸を拡大して比較した．またVddのV0pについて各条件でま
とめたものを Fig. 4.13 (c)と Fig. 4.13 (d)に示す．エミュレーションに
よる結果は雑音波形と特徴量V0pの双方において実測と良く一致してお
りノイズエミュレーションの正当性を実証している．

Figure 4.14はマイクロプロセッサの 64クロック分をエミュレーション
した場合のVddの波形である．各サイクルの実行命令の違いが波形の違
いに反映されていることが分かる．ANGアレイの消費電流はエミュレー
ション動作周波数 25 MHz，1.2 V電源電圧の条件で 8.3 mAである．
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Figure 4.12: 測定した雑音分布 (a) ANG1内のVdd，(b) Gndと近傍の基
板評価エリア Pxは測定点
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Figure 4.13: シフトレジスタ列のエミュレーションと別チップでの測定波
形 (a) 長時間雑音波形 (b) 拡大波形 (c) V0p 対 シフトレジスタ列動作回
路規模 (d) V0p 対シフトレジスタ列の入力ビットパターン
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Figure 4.14: 32ビットマイクロプロセッサのエミュレーション波形
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4.5 雑音エミュレーションによる技術的達成点と
今後の展望

本章では容量充電モデルに基づいた任意雑音発生器 (ANG)の提案と実
証を達成した．提案する ANGを 65nm CMOSテクノロジを用いて実装
し，90 nmループシフトレジスタ回路の雑音エミュレーションを行い，実
際の雑音波形を精度良く再現していることから，エミュレータの正当性
を確認した．本提案エミュレーションシステムは通常のデジタル回路設
計との親和性が高く，基板雑音の伝播の様子を高速に評価できる有益な
技術として確立した．本章で提案する雑音エミュレーションを用いて，多
種のデジタル回路の動作状況における基板雑音の伝播の様子を高速に評
価することが可能となり，アナログ IPの配置問題などに有効である．
今後の展望としては，エミュレータの有用性を実証することが重要で

あると考えられる．具体的には複数の製品レベルの大規模デジタル回路
のエミュレーションと実際の雑音測定結果とを比較して，エミュレータ
の正当性をより強固にすることが重要である．その上で実際のミックス
トシグナル LSIの設計フローに組み込み，提案エミュレーションの有用
性を実証することが望まれる．

4.6 まとめ

本章では任意雑音発生器によるデジタル回路から発生する電源雑音の
ハードウェアエミュレーションを実現した．エミュレーションの核となる
任意雑音発生器 (ANG : Arbitrary Noise Generator)の雑音発生原理は第
3章にて論じた容量充電モデルである．本研究で提案するANGは可変容
量を 2次元アレイ状に (平面的)に配置し，各場所毎に設定した容量値の
充電を行うことで雑音を発生する．容量値の設定データは LSIの周辺部に
配置された SRAMに予め蓄えておき，逐次的に容量値の再設定を行うこ
とで連続時間の可変容量充電を実現した．実際に ANGを 65 nm CMOS

プロセスを用いて試作を行った．試作したANGが持つ容量設定分解能は
6 bitである．試作した ANGを用いてループシフトレジスタアレイの動
作回路規模依存性を対象としたエミュレーションを実行したところ，実
際の回路で発生していた電源雑音を正確にエミュレートできていること
を確認した．また，エミュレーション例として 32-bitマイクロプロセッサ
についてハードウェアエミュレーションした結果，プロセッサの実効命
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令に依存した雑音波形の変化をとらえることに成功した．このことから，
提案するエミュレーションシステムの正当性を確認したことになる．
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第5章

結論

本論文ではCMOSデジタルLSIの電源雑音の解析技術とエミュレーショ
ン技術について論じた．デジタル回路の電源雑音の問題はデジタル・アナ
ログ混載の System-On-Chip (SoC)が実現された 1990年代初頭から研究
報告がされている．電源雑音の最も知られた問題は，デジタル回路の電
源雑音が共通のシリコン基板を通じて，同一基板上に実装されたアナロ
グ回路へ伝播し，アナログ回路の性能を著しく低下させ，結果としてシ
ステム全体の性能劣化を引き起こす問題である．さらに，現在では，LSI

内部の問題に留まらず，LSIおよび実装ボードから放射される電磁波の電
磁環境適合性 (EMI)の問題なども解決策が求められている．これらの諸
問題に対する基礎理解と設計段階での正確な雑音発生の予測を実現する
ことを目的として本論文ではデジタル回路の電源雑音に対して解析とエ
ミュレーションの 2つの技術について研究を行った．
第 2章では電源雑音解析の基礎研究として CMOSデジタル回路の電源

雑評価技術について論じた．デジタル回路の電源雑音評価に適したリファ
レンス回路としてループシフトレジスタアレイ回路を提案し，3つの異な
るファウンダリ・プロセスにて実装し，プロセス間の電源雑音の定量的
な比較を行った．さらに，電源雑音波形取得システム広帯域化を実現し，
従来システム構成と比較した場合 40%の時間分解能向上を達成した．広
帯域化を行った電源雑音システムを用いて 100 HMzから 1.2 GHzまでの
広帯域評価を行い，電源雑音はグラウンド雑音と比べて雑音振幅が大き
いこと，周波数を大きくするとスタティックドロップは増加する一方で，
雑音のダイナミック成分は減少する知見を得た．
第 3章では CMOSデジタル回路の電源雑音解析技術について論じた．

本論文で用いた電源雑音解析技術は，電源発生を回路の寄生容量充電過
程に起因した現象として捉えたモデルである．本論文では容量充電モデ
ルの最も重要な要素である容量決定方法を明確に定式化，フロー化する
ことを達成した．さらに，最終的な電源雑音解析において重要であるオフ
チップモデルの作成方法を合わせて言及し，容量充電モデルとオフチップ
モデルをあわせた電源雑音等価回路の作成方法を提案し，0.18 µm CMOS
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プロセスと 90 nm CMOSプロセスの 2つの異なるプロセス世代の回路に
対して適用し，有効性を実証した．
第 4章では容量充電モデルを基にした任意雑音発生器 (ANG)の提案と

正当性の実証を行った．本論文では第 3章の電源雑音解析にて用いた容
量充電モデルを基にしたANGを提案した．提案ANGは可変容量と付随
する制御回路をまとめた TSDPCセルを構成単位とし，TSDPCセルを 2

次元アレイ状に配置する．さらにチップ周辺部には，各セルの容量設定
コードを蓄える SRAMと，発生雑音を可視化する雑音検出器を搭載する．
各アレイは周辺 SRAMから逐次的にコードを読み出すことで連続時間か
つ任意の雑音発生を行う．この ANGを 65 nm CMOSプロセスを用いて
試作し，第 2章にて提案したループシフトレジスタアレイ回路を対象と
した雑音エミュレーションを実施した．エミュレーション結果と実測結果
を比較し，エミュレーション結果が精度よく雑音波形をエミュレートし
ていることを確認し，提案エミュレーションシステムの正当性を実証し
た．さらに，より実践的なデジタル回路である 32-bit マイクロプロセッ
サを対象とした雑音エミュレーションのデモンストレーションを実施し，
プロセッサの演算内容によって電源雑音がわずかに変化する様子を捉え
ることに成功した．
これらの研究成果は今後さらに大規模化が進められることが予想され
るCMOSデジタル LSIにまつわる雑音問題に対する解決策となる．
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