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内容梗概

本論文は，極めて低い電力で動作可能な IoT (Internet of Things)デバイスに向けた集積回路設

計技術に関する研究内容をまとめたものである．

近年，次世代型情報社会 IoTの実現が期待されている．IoT社会ではセンサ端末 (IoTデバイス)

を身の回りのあらゆる「モノ」に組み込み，センサネットワークを形成する．組み込まれたセン

サは生体情報や環境情報を取得・処理を行い，ネットワークを介してベースステーションへ取得

データを通信し，ビックデータを生成する．スマートフォン，タブレット，そして PCなどの情報

通信端末を用いてビックデータにアクセスし，健康管理・防犯・防災に活用することで「生活の

質」を向上させることができる．この次世代型情報社会の実現には，センサ機能を有する IoTデ

バイスの創出が必須となる．IoTデバイスは VLSI(Very Large Scale Integration)技術により多く

の回路機能ブロックを持ち，超小型 (～ 数mm3)，低コスト (～ 数円)，そして年単位での長期間動

作が求められる．特に，あらゆる場所に組み込まれた膨大なセンサへのメンテナンスを考慮する

と，長期間動作が重要な技術課題となる．この課題に対して，太陽光，熱，振動，そして電磁波

などの自然エネルギーを利用した環境発電技術による IoTデバイスの駆動が解として注目を集め

ている．しかし，IoTデバイス用の環境発電素子は小型のため，環境発電により生成される電力

は数マイクロワット程度と非常に小さい．そこで，IoTデバイス自身の消費電力を大幅に削減し，

ナノワット程度の超低消費電力動作が必要になる．

VLSI(Very Large Scale Integration)システムの低電力化技術として電源電圧の低電圧化と間欠

動作技術が挙げられる．電源電圧の低電圧化により，降圧幅の 2乗に比例して消費電力削減が行え

る．しかし，電源電圧の低電圧化には降圧電源回路が必要になる．また，消費電力削減効果は電力

変換効率に強く依存するため，高効率な降圧電源回路が求められる．従来の IoTデバイスに向け

た降圧電源回路は，スイッチトキャパシタ (SC: Switched Capacitor)型 DC-DC(Direct Current

to Direct Current)コンバータ方式が報告されている．SC型DC-DCコンバータは，オンチップ

搭載可能で高効率に電力変換効率が行える構成である．しかし，負荷電流特性が狭い点に課題が

ある．

一方で，間欠動作技術は，システムのアクティブレート (動作状態と停止状態の比率)を低く設

定し，アプリケーション処理を行っていな回路ブロックの電源電圧を積極的に遮断することで超

低消費電力動作を実現できる．しかし，常時動作する回路ブロックの消費電力がシステム全体の

消費電力を律速するため，この低消費電力化が必要である．常時起動する回路ブロックとして時

間計測を行うリアルタイムクロック (RTC: Real-Time Clock)がある．したがって，間欠動作技術

による消費電力削減効果を高めるために，RTCの超低消費電力化が求められる．また，アクティ

ブレートを下げるためには，待機状態から動作状態への早い起動時間が必要になる．信号処理を

行うアプリケーションブロックの起動時間は，制御用のシステムクロックにより律速される．そ

のため，積極的な電源電圧遮断に向けて高速起動可能なシステムクロックが求められる．
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従来の RTCとシステムクロックは水晶発振回路を用いて構成される．しかし，実装体積がオフ

チップ部品により増大する点と数百 µs程度の長い起動時間が必要な点の課題がある．そこで，水

晶発振回路の置き換えを目的としたオンチップ発振回路が報告されている．しかし，RTC用途に

向けたものは消費電力が数百ナノワット程度と依然として高く，システムクロックに向けたもの

は数十 µs程度の起動時間が必要になる．長い起動時間は信号処理に必要な時間が増加し，不必要

な消費電力の増大を招く課題があるため，削減が必要である．また，オンチップ発振回路は製造

プロセス (Process)，電源電圧 (Voltage)，温度 (Temperature)の変化による動作周波数の PVTば

らつき耐性に課題がある．

そこで，本論文では IoTデバイスの低電力手法の開拓を目的として，電源電圧の低電圧化に向

けた広い負荷電流特性を持つ高効率オンチップ降圧電源回路と間欠動作技術に向けた超低電力フ

ルオンチップ発振回路の実現を目指した．本論文は 4つのテーマで構成される．

第一に，広い負荷電流特性を持つフルオンチップ SC型 DC-DC コンバータ電源回路を検討し

た．従来回路は制御回路の消費電力を大幅に削減することで，高効率化を実現している．しかし，

応答遅延が大きいため，負荷電流が増加すると制御回路の動作が困難になり，負荷電流範囲が狭

くなる課題がある．提案回路は負荷電流をモニタし，電荷伝送を担うクロック信号生成回路へ負

帰還制御する．負荷電流の負帰還制御を行うことで，提案回路はクロックの動作周波数を負荷電

流の変化に対して適応的に制御可能になり，電力変換効率の負荷電流特性を改善する．提案する

SC型DC-DCコンバータを 0.13-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．

提案回路は，入力電圧 3.0 Vを与えた時，出力電圧 1.0 Vを生成した．電力変換効率の負荷電流特

性は，0.8–100 µAの範囲で 60%の効率を達成した．

第二に，RTCに向けた超低電力動作可能な電流比較型弛張発振回路を検討した．オンチップ発

振回路によるクロックの生成には，信号比較を行うコンパレータが必要になる．コンパレータの

消費電力はバイアス電流で決まるため，バイアス電流を低電流化することで消費電力の削減を実

現できる．しかし，バイアス電流を低電流化することで応答遅延が増大し，動作周波数が劣化す

る課題があった．従来回路は，コンパレータの応答遅延に対してオートゼロ技術による補正を行

うことで，低電力・高精度な動作周波数を実現している．しかし，補正回路の消費電力が増大し，

発振回路全体の消費電力が依然として高い点に課題がある．提案回路では，コンパレータの動作

モードを，従来の電圧比較型から電流比較型へ変更することで超低消費電力動作を実現する．提

案するオンチップ発振回路を 0.18-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．

電源電圧 0.85 Vを印加した時，提案回路の消費電力は 54.2 nW，動作周波数は 32.7 kHz，そして

エネルギー効率を表わす FoM (Figure of Merit)は 1.66 nW/kHzであった．動作周波数の温度係

数と電源電圧依存性は，それぞれ ±0.6%と±0.44%であった．

第三に，実装面積の削減に向けて RTC用の抵抗レス弛張発振回路を検討した．オンチップ発振

回路の消費電力と抵抗にはトレードオフの関係がある．抵抗を大きく設計してバイアス電流を低

電流化することで消費電力の削減は可能であるが，実装面積が増大する課題がある．提案回路は，

上記で説明した電流比較型オンチップ発振回路を基本とし，抵抗を用いないバイアス電流源を組

み込むことで，実装面積の削減と超低消費電力動作の両立を実現する．提案するオンチップ発振回

路を 65-nm CMOSプロセスを用いて設計し，ポストレイアウトシミュレーション評価を行った．

提案回路の面積は 0.022 mm2，動作周波数は 32.5 kHz，消費電力は 271 nWであった．動作周波

数の温度係数と電源電圧依存性は，それぞれ ±0.83%と±0.14%であった．モンテカルロ解析によ
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るシミュレーション評価では，動作周波数の平均値は 32.3 kHz，分散は 0.6 kHz，そして変動係数

は 1.9%であった．

最後に，信号処理を行うシステムクロックに向けた高速応答可能な電流比較型弛張発振回路を

検討した．従来回路は，オペアンプを用いた PLL(Phase Locked Loop)方式のリング発振回路や

オートゼロ技術の補正機構を搭載した弛張発振回路が報告されている．これらは，負帰還制御によ

り高精度かつ高い動作周波数を実現している．しかし，負帰還制御に長いセトリング時間が必要

になり，起動時間が数十 µs程度に増大する課題がある．提案回路は，上記で説明した電流比較型

アーキテクチャを利用した高速スイッチング動作を採用することで，応答遅延により生じる誤差

を最小化し，補正機構が不要な構成を実現した．提案するオンチップ発振回路を 0.18-µm CMOS

プロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．提案回路は 1 µs以内の高速起動を行い，動

作周波数は 32.6 MHzであった．動作周波数の温度係数と電源電圧依存性は，それぞれ ±0.69%と

±0.38%であった．

本論文では，IoTデバイスの超低消費電力動作に向けた電源電圧の低電圧化と間欠動作技術に

必要な電源回路と弛張発振回路の仕様や課題点について説明し，これらを解決する手法を提案し

た．シミュレーション評価と試作チップの測定評価結果から，提案した集積回路設計技術が IoT

デバイスの超低電力化に有用であることを示した．
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第1章 序論

1.1 研究の背景と目的

半導体エレクトロニクス技術の発展は，我々の生活に多くの利点をもたらしてきた．更に近年で

は，大規模センサネットワークを活用した次世代型情報社会 IoT (Internet of Things)の実現が期

待される [1–3]．図 1.1に IoT社会の概念図を示す．IoT社会ではセンサデバイスをあらゆる「モ

ノ」に組み込み，センサ間でネットワークを形成する．センサデバイスは生体情報や環境情報を

取得・処理し，データをベースステーションへ通信することでビックデータとして蓄積する．ス

マートフォン，タブレット，そして PC (Personal Computer)などの情報通信端末を用いてビック

データにアクセスし，防犯，防災，在庫管理，そして健康管理などに活用することで，その恩恵

を享受し，「生活の質 (QoL: Quality of Life)」を向上させることができる．この IoT社会の実現に

は，ネットワークノードを担うセンサデバイスの実現が必須となる．図 1.2，1.3 に IoTのセンサ

デバイスの概念図とシステムの構成例を示す．センサデバイスは，通信を行うアンテナ，情報を

取得するセンサ，センサが得た情報を処理する信号処理ユニット，センサの駆動を管理する電源管

理ユニット，そして外付けのバッテリから構成される．センサデバイスは身の回りに大量に配置

するため，超小型 (～ 数mm3)，低コスト (～ 数円)，そして年単位での長期間動作が求められる．

特に，あらゆる場所に配置された膨大なセンサへのメンテナンスを考慮すると，長期間動作が重

図 1.1: IoT社会の概念図．
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1.5 mm

2.5
 m

m

0.25 mm

図 1.2: センサユニットの概念図．

CPU

MemoryPMIC
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ADC/DACSensor
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72%

(3  5 )(2 )

図 1.3: センサユニットの構成例．

要な技術課題となる．この課題に対して，図 1.3に示すように，太陽光，熱，振動，そして電磁波

などの自然エネルギーを利用した環境発電技術 [4,5]と小型バッテリ [6,7] による IoTデバイス駆

動が解として注目を集めている．しかし，小型ハーベスタを利用した環境発電により生成される

電力は，数マイクロワット程度と非常に小さい．また，小型バッテリの容量は 1 mAh以下と小さ

い [6, 7]．そこで，IoTデバイス自身の消費電力を大幅に削減し，ナノワット程度の超低消費電力

動作が必要になる [8]．
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図 1.4: 電源電圧の低電圧化による消費電力削減．

VLSI(Very Large Scale Integration)システムの低電力化技術として電源電圧の低電圧化 [9,10]

と間欠動作技術が挙げられる [11]．電源電圧の低電圧化により，降圧幅の 2乗に比例して消費電

力の削減が行える．図 1.4に電源電圧の低電圧化による消費電力の削減効果を示す．図 1.4では，

1 V，1 µWで動作するシステムを電力変換効率 η = 1，0.7，0.5で 0.5 Vに降圧した場合を例に

とり考察する．PLossは電力変換時に生じる損失である．図 1.4に示すように，電源電圧を低電圧

化したシステムは，共に消費電力が削減される．しかし，消費電力の削減効果は電力変換効率に

強く依存する．そのため，電力変換効率が 0.5と 0.75の時，損失 PLoss が増大し，電力変換効率

が 1の時と比較すると電力変換に要する損失電力 PLossが付加されることがわかる．したがって，

高効率な降圧電源回路が必要になる．従来の IoTデバイスに向けた降圧電源回路は，スイッチト

キャパシタ (SC: Switched Capacitor)型 DC-DC(Direct Current to Direct Current)コンバータ

方式が報告されている．SC型DC-DCコンバータは，オンチップ搭載可能で高効率に電力変換効

率が行える構成である．しかし，負荷電流特性が狭い点に課題がある．したがって，IoTデバイス

のパワーマネジメント回路に向けた広い負荷電流特性を持つ高効率オンチップ降圧電源回路が強

く求められる．
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図 1.5: 間欠動作による (a) 従来動作と (b) 目標動作の消費電力の削減効果．

一方で，間欠動作技術は，システムのアクティブレート (動作状態と停止状態の比率)を低く設

定し，処理を行っていない回路ブロックの電源電圧を積極的に遮断することで超低消費電力動作

が実現することができる．しかし，全ての回路ブロックの電源を遮断することはできず，センサデ

バイス内の起動・待機を管理し，時間計測を行うリアルタイムクロック (RTC: Real-Time Clcok)

は常時動作させる必要がある．間欠動作を行うシステムの消費電力は，常時起動する RTCによ

り律速されるため，この低消費電力化が強く求められる．図 1.5に間欠動作技術を利用した消費

電力の内訳を示す．それぞれ従来動作 (1.5 (a))と本研究の目標動作 (1.5 (b))を示している．どち

らの場合も間欠動作技術を利用するこで，消費電力が削減される．しかし，上記で説明したよう

に，従来動作ではスリープ期間における常時起動の回路ブロックの消費電力が大きいため，消費

電力削減効率が低い点に課題がある．また，図 1.5に示すように，従来動作はスリープ期間から処

理開始に移行する起動時間が長い．そのため，信号処理に要する時間が増加し，不必要な消費電

力の増大を招く課題がある．図 1.5 (b)の目標動作を実現するためには，超低電力動作で常時起動

するRTCと高速起動を行い信号処理をするシステムクロックが必要になる．従来では，それぞれ

のクロックを水晶発振回路を用いて構成している．水晶発振回路は，水晶自身が持つ固有振動数

を利用して発振するため精度が高い周波数を実現できる．しかし，オフチップ部品による実装体

積の増大と，固有振動数の高いQ (Quality Factor)値のため起動時間に数 100 µs程度必要な点に

課題がある [12,13]．そのため，超小型 IoTデバイスに向けたクロック源として水晶発振回路は適

さない．そこで，水晶発振回路の置き換えを目的とした研究が報告されている [14–21]．従来回路

は，製造プロセスのばらつき (Process)，電源電圧の変動 (Voltage)，温度変化 (Temperature)に

よる動作周波数の PVTばらつき耐性に課題がある．PVTばらつきを補正する機構を備えた発振

回路 [20,21] が提案されているが，補正機構を搭載することで回路構成が複雑になり，消費電力が

増大し，セトリング時間が必要になる．したがって，超低電力動作可能な RTCと高速起動可能な

システムクロックに向けて，小面積・低コストで安定な周波数を生成可能なオンチップ発振回路

が強く求められる．
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図 1.6: 本論文の構成．

1.2 本論文の構成

以上に述べた研究の背景と目的に基づき，本論文では極めて低い電力をで駆動するセンサデバ

イスの実現に向けて，超低電力 CMOS集積回路の要素回路技術について検討した．図 1.6に，本

論文の構成を示す．本論文では，消費電力削減手法として電源電圧の低電圧化と間欠動作技術に

着目し，その技術課題と考慮する点を挙げる．そして，上記であげた 2つの消費電力削減の手法

実現に向けて，4つの回路技術を提案する．本論文は，以下の章から構成される．
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第 2章 スイッチトキャパシタ型DC-DCコンバータ

本章では，広い負荷電流特性を持つフルオンチップ SC型DC-DC コンバータ電源回路を検討し

た．従来回路は制御回路の消費電力を大幅に削減することで，高効率化を実現している．しかし，

応答遅延が大きいため，負荷電流が増加すると制御回路の動作が困難になり，負荷電流範囲が狭

くなる課題がある．提案回路は負荷電流をモニタし，電荷伝送を担うクロック信号生成回路へ負

帰還制御する．負荷電流の負帰還制御を行うことで，提案回路はクロックの動作周波数を負荷電

流の変化に対して適応的に制御可能になり，電力変換効率の負荷電流特性を改善する．提案する

SC型DC-DCコンバータを 0.13-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．

提案回路は，入力電圧 3.0 V与えた時，出力電圧 1.0 Vを生成した．電力変換効率の負荷電流特性

は，0.8–100 µAの範囲で 60%の効率であった．

第 3章 時間計測用途に向けた弛張発振回路

本章では，時間計測用途に向けた超低消費電力可能な弛張発振回路を検討した．弛張発振回路

はオンチップ搭載可能なクロック源であり，コンパレータを用いて信号比較を行うことで動作周波

数を生成する．しかし，動作周波数の精度はコンパレータの非理想要因により劣化する課題があっ

た．従来回路はコンパレータの応答遅延に対してオートゼロ技術による補正を行うことで，低電

力・高精度な動作周波数を実現している．しかし，補正回路の消費電力が増大し，発振回路全体の

消費電力が依然として高い点に課題がある．提案回路では，コンパレータの動作モードを，従来

の電圧比較型から電流比較型へ変更することで超低消費電力動作を実現する．提案するオンチッ

プ発振回路を 0.18-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．電源電圧 0.85

Vを印加した時，提案回路の消費電力は 54.2 nW，動作周波数は 32.7 kHz，そしてエネルギー効

率を表わす FoM (Figure of Merit)は 1.66 nW/kHzであった．動作周波数の温度係数と電源電圧

依存性は，それぞれ ±0.6%と±0.44%であった．

第 4章 RTCに向けた面積利用効率の高い弛張発振回路

本章では，実装面積の削減に向けて抵抗レス弛張発振回路を検討した．オンチップ発振回路の

消費電力と抵抗にはトレードオフの関係がある．抵抗を大きく設計してバイアス電流を低電流化

することで消費電力の削減は可能であるが，実装面積が増大する課題がある．提案回路は，上記

で説明した電流比較型オンチップ発振回路を基本とし，抵抗を用いないバイアス電流源を組み込

むことで，実装面積の削減と超低消費電力動作の両立を実現する．提案するオンチップ発振回路

を 65-nm CMOSプロセスを用いて設計し，ポストレイアウトシミュレーション評価を行った．提

案回路の面積は 0.022 mm2，動作周波数は 32.5 kHz，消費電力は 271 nWであった．動作周波数

の温度係数と電源電圧依存性は，それぞれ ±0.83%と±0.14%であった．モンテカルロ解析による

シミュレーション評価では，動作周波数の平均値は 32.3 kHz，分散は 0.6 kHz，そして変動係数は

1.9%であった．
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第 5章 信号処理用途に向けた弛張発振回路

本章では，信号処理用途に向けた高速起動可能な弛張発振回路を検討した．従来回路では，シ

ステムクロックに向けてオペアンプを用いた PLL(Phase Locked Loop)方式のリング発振回路や

補正機構を搭載した弛張発振回路が報告されている．これらは，負帰還制御により高精度かつ高

い動作周波数を実現している．しかし，負帰還制御に長いセトリング時間が必要になり，起動時間

が数十 µs程度に増大する課題がある．提案回路は，RTCの電流比較型の回路構成を採用するこ

とで高速起動を実現する．提案するオンチップ発振回路を 0.18-µm CMOSプロセスを用いてチッ

プ試作し，測定評価を行った．提案回路は 1 µs以内の高速起動を行い，動作周波数は 32.6 MHz

であった．動作周波数の温度係数と電源電圧依存性は，それぞれ ±0.38%と±0.69%であった．

第 6章 結論

本章では，本研究で得られた研究成果について総括する．
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第2章 スイッチトキャパシタ型DC-DCコン

バータ

2.1 はじめに

IoT社会では 1兆個を超えるセンサが配置されることが予想されるため，個々のセンサに対し

て電池交換等のメンテナンスを行うことは困難である．そこで，IoTデバイスは超低消費電力動

作で年単位の長時間動作を行うことが求められる．VLSIシステムの消費電力削減手法として電源

電圧の低電圧化が挙げられる．この手法には，IoTデバイスに電力を供給する 2次電池等の電源

電圧を降圧するパワーマネジメント回路が必要になる．オンチップ搭載可能で高効率に降圧動作

を行う回路として，SC(Switched Capacitor)型 DC-DC(Direct Current to Direct Current)コン

バータがある．SC型DC-DCコンバータは，MOSFET(Metal Oxide Semiconductor Field Effect

Transistor)をスイッチとして用いて，電荷伝送を行うキャパシタの接続を切り替えることで降圧

動作を行う．集積化が容易で高効率に降圧できることから，研究が盛んに行われている [1–10]．従

来回路は，電力損失となる制御回路の消費電力を削減し，高効率化を実現している．しかし，応

答遅延が大きいため負荷電流が増加すると，制御が困難になる．そのため，電力変換効率の負荷

電流範囲が狭い点に課題がある．

本章では，フルオンチップ搭載可能で幅広い負荷電流範囲で高効率動作可能な SC型DC-DCコ

ンバータを提案する．

2.2 SC型DC-DCコンバータの回路構成と動作原理

1/2降圧動作を例にあげ，SC型DC-DCコンバータの降圧動作の原理について説明する．図 2.1

に 1/2降圧を行う SC型DC-DCコンバータを示す．この回路は，降圧を行う SC回路とクロック

信号を生成する制御回路により構成される．SC回路はスイッチ (SW1 - SW4)とキャパシタ (C1,

C2)から構成される．制御回路は相補クロック φ1, φ2を生成し，スイッチ (SW1 - SW4)を駆動す

る．φ1, φ2はノンオーバーラップクロックであり，すべてのスイッチが同時にオンする期間に生

じる電力損失を抑制する．

回路動作を相補クロック φ1, φ2を用いて説明する．図 2.2(a)，(b)に，それぞれの φ1, φ2 に対

応する回路図を示す．φ1が High，φ2が Lowの時，SW1，SW2はオンし，SW3，SW4はオフす

る．図 2.2(a)より，キャパシタC1，C2の接続は入力電圧 VINに対して直列状態になる．キャパシ

タ C1，C2の電位は入力電圧 VINによって充電され，VC1，VC2の各ノードの電位はそれぞれ VIN，

VIN/2 となる．次に相補クロックが反転して φ1が Low，φ2が Highとなると，SW1，SW2はオ

フ，SW3，SW4はオンする．図 2.2(b)より，キャパシタ C1，C2の接続は出力電圧 VOUTに対し

て並列接続になる．出力電圧 VOUTには，各キャパシタ C1，C2に保持された電圧である VIN/2が

13
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降圧 SC型DC-DCコンバータ．
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図 2.2: (a) φ1 = High, φ2 = Low, (b) φ1 = Low, φ2 = High．

出力される．クロックを用いてこの動作を繰り返すことにより出力電圧は

VOUT =
1

2
VIN (2.1)

となる．以上より SC型DC-DCコンバータはキャパシタの接続状態をスイッチにより変更し，充

放電を繰り返すことで降圧動作を実現する．
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図 2.3: 従来回路における電力変換効率の負荷電流特性．

2.3 従来のSC型DC-DCコンバータの課題

図 2.3に従来回路における電力変換効率の負荷電流特性を示す．図 2.3に示すように 1 mA以上

の負荷電流範囲では，電力変換効率が 90%以上の高効率なDC-DCコンバータが報告されている．

しかし，100 µA以下の負荷電流範囲では，電力変換効率が低下することが確認できる．電力変換

効率は式 (2.2)で定義される．

η =
POUT

PIN
=

POUT

POUT + PLOSS
(2.2)

ここで，PIN，POUT はそれぞれ SC型 DC-DCコンバータの入力電力，出力電力である．PLOSS

は SC型DC-DCコンバータにある制御回路と SC回路の消費電力の総和である．負荷電流が低い

時，制御回路の消費電力が出力電力に対して大きい．そのため，制御回路の消費電力が入力電力

に対して支配的になり，電力変換効率が低下する．負荷電流範囲の拡大のためには，制御回路が

消費する電力の大幅な削減が必要になる．

図 2.3に示すように，点線で囲まれた数 100 nAから 100 µAは IoTデバイスのアプリケーショ

ンとして想定される負荷電流範囲であるが，フルオンチップで実装された高効率な SC型DC-DC

コンバータが報告されていない．そこで，この点線で囲まれた範囲を本研究のターゲットとする．
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図 2.5: 提案する SC型DC-DCコンバータのブロック図．

2.4 提案回路

図 2.4に提案する SC型DC-DCコンバータの簡単化したブロック図を示す．この回路は，コン

パレータを用いて出力電圧 VOUTと参照電圧 VRFEを比較して入力電圧を降圧する SC型DC-DC

コンバータを基に構成される [10]．この回路は，参照電圧源 [11]，電流源 [12]，制御回路，負荷電

流モニタ回路 (LCM)，そして 2/5降圧回路 [13] より構成される．従来回路 [10]は，点線で囲われ

た制御回路を超低電力化することで，高効率化を実現していた．しかし，負荷電流 ILが増加する
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ことにより制御回路の応答遅延が増大し，適切な制御動作ができない点に課題があった．提案回

路は，負荷電流モニタ回路 (LCM)を採用することで制御回路の応答遅延が増大することを解決す

る．以下に詳細な回路構成を説明する．図 2.5に，提案する SC型DC-DCコンバータの詳細なブ

ロック図を示す．この回路は，参照電圧源 [11]，電流源 [12]，スタートアップ・フェイルセーフ回

路，PFM制御回路，負荷電流モニタ回路 (LCM)，そして 2/5降圧回路 [13] より構成される．提

案回路は，バッテリとして想定される 2次電池の開放電圧 (>3 V) [14,15] をエネルギー利用効率

の高い電圧 (～ 1 V) [16–18] に降圧するために 2/5降圧回路を採用した．参照電圧源と電流源は，

出力電圧 VOUTと比較する参照電圧 VREF2，コンパレータのバイアス電流 ICOMP1,2，そしてオペ

アンプのバイアス電流 IBを生成し各回路へ供給する．スタートアップ・フェイルセーフ回路は起

動時において 2/5降圧回路を駆動するクロックを生成し，定常状態に遷移するとクロック生成機

能をPFM制御回路へ引継ぐ．また，負荷電流の急激な増加やノイズによる出力電圧 VOUTが降下

した時にその状態を検知し，2/5降圧回路の駆動用クロックを生成し定常状態を維持する．PFM

制御回路は，コンパレータを用いて出力電圧 VOUTと参照電圧 VREF を比較することで，制御回

路のクロックを生成する．負荷電流モニタ回路は，PFM制御回路のクロックにより負荷電流に応

じた適応バイアス電流を生成する．提案回路は適応バイアス電流を PFM制御回路に負帰還制御

することで，負荷電流に対して適切なクロックの動作周波数を生成し，電力変換効率を改善する．

以下に詳細を述べる．

2.4.1 負荷電流モニタ回路

図 2.6，2.7に負荷電流モニタ回路の回路図と定常状態における出力電圧 VOUTの波形を示す．こ

の回路は，オペアンプ，スイッチ SW1と SW2, キャパシタ CL,S, そしてカレントミラー回路から

構成される．CS，CLは，それぞれ安定化容量とスイッチトキャパシタの容量である．CLと 2つ

のスイッチ SW1と SW2は，PFM制御回路のクロック信号 (φと φB)で駆動され，これらはスイッ

チトキャパシタ抵抗 RSCを構成する．したがって，SC抵抗の値は以下の式で表せる．

RSC =
1

fSWCL
(2.3)

ここで，fSWは φと φBの動作周波数である．一方で，図 2.7に示すように,スイッチング周波数

は fSW以下のように表せる．

fSW =
IL

CFly∆VRipple

(2.4)

ここで，ILは負荷電流，CFly は電荷伝送を行うキャパシタの容量値，そして VRippleは出力電圧

VOUTのリップル電圧である．オペアンプにより，VSW1ノード電位は VREF2と一致するため，生

成される電流 IADPは以下のように表せる．

IADP =
VREF2

RSC

= VREF2 · fSW · CL (2.5)

式 (2.4)を式 (2.5)に代入すると, IADPは以下のようになる．

IADP =
VREF2

∆Vripple

· CL

CFly

· IL = α · IL (2.6)

したがって，ILに比例して増加する適応バイアス電流 IADPを得ることができる．
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の出力電圧.

2.4.2 コンパレータ

図 2.8にコンパレータの回路構成を示す．コンパレータは，プリアンプ，デシジョン回路，そし

てバッファより構成される．参照電圧 VREF2と出力電圧 VOUTは電源電圧 VDDの半分 (= 1.5 V)

より低いため，コンパレータの入力段は pMOS入力段を採用し，プリアンプの負荷は nMOSFET

のダイオード接続構成を用いた．コンパレータの低電力化に向けて，デシジョン回路とバッファの

電源電圧は SC型DC-DCコンバータが生成する VOUTを用いている．コンパレータの動作を以下

に説明する．プリアンプは差動対の入力信号 VREF2と VOUTの差を増幅し，後段のデシジョン回

路に伝達する．デシジョン回路はプリアンプが増幅した信号差をもとに，大小関係を判定しバッ

ファへ伝達する．バッファは，デシジョン回路の比較結果を VCOMP2として出力する．コンパレー

タは，VOUTと VREF2をモニタして後段の制御回路を駆動することで負荷電流に対して適切なク
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図 2.8: コンパレータの回路構成.
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図 2.9: 参照電圧源・電流源の回路構成.

ロック信号を生成する．

負荷電流モニタ回路を用いることで，コンパレータCOMP2のバイアス電流は，IADPと固定バイ

アス電流 ICOMP2の和で決定する．そのため，COMP2は負荷電流の増加に対して適応的に動作す

る．したがって，提案するSC型DC-DCコンバータはコンパレータのバイアス電流 IADP+ICOMP2

により，高効率に幅広い負荷電流範囲で動作可能になる．

2.4.3 参照電圧源・電流源

図 2.9に，提案する SC型DC-DCコンバータに用いた参照電圧源 [11]・電流源 [12]の回路構成

を示す．参照電圧源回路は，バイポーラトランジスタが生成する負の温度特性を持つ VBEと差動

対回路が生成する正の温度特性を持つ PTAT(Proportional to Absolute Temperature)電圧を組

み合わせることで温度に対して一定の VREFを生成する．VREFは後段の回路により分圧され，ス

タートアップ・フェイルセーフ回路と PFM回路のコンパレータを駆動する．参照電流源はナノア

ンペアの PTAT電流を生成し，参照電圧源とスタートアップ・フェイルセーフ回路・PFM回路の

コンパレータを駆動する．そのため，参照電圧源・電流源，そして制御回路は超低電力動作可能

である．

2.5 2/5降圧回路

図 2.10に 2/5降圧回路の回路構成を示す．この回路は，キャパシタ (C1-C4)と φ1，φ2で駆動さ

れるスイッチより構成される．φ1，φ2の振幅は VINである．スイッチを用いてキャパシタの接続

状態を変更することで，入力電圧の 2
5
降圧された出力電圧を生成する．図 2.11(a)，(b)に，それ

ぞれのキャパシタの並列接続状態と直列接続状態を示す．以下に動作原理を説明する．

φ1，φ2がそれぞれ High，Lowの時，図 2.11(a)に示すように，キャパシタは並列接続される．

この時の各キャパシタに充電される電圧は，それぞれ図 2.11に示す通りである．次に，φ1，φ2が

それぞれ Low，Highの時，図 2.11(b)に示すように，キャパシタは直列接続される．入力電圧 VIN

と出力電圧 VOUTの関係は，キャパシタが並列接続時に充電された電圧を用いて，以下の式で表
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図 2.10: 2/5降圧回路の回路構成.

せる．

VIN = VOUT +
1

2
VOUT + VOUT (2.7)

この式を整理すると，出力電圧 VOUTは以下の式で表せる．

VOUT =
2

5
VOUT (2.8)

式 (2.8)より，この構成を用いることで出力電圧 VOUTは入力電圧 VINの 2/5降圧された電圧を生

成できる．
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図 2.11: (a) 並列接続，(b) 直列接続.
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Area : 1.82 mm2

図 2.12: チップ写真 (面積: 1.82 mm2).
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1 ms

図 2.13: スタートアップ波形の測定結果.

VOUT

VREF2 = 0.99 V

VREF1 = 0.51 V

図 2.14: 定常状態の測定結果.

2.6 測定結果

提案する SC型DC-DCコンバータを 0.13-µm 1P5M CMOSプロセスを用いて試作し，測定評

価した．図 2.12にチップ写真とレイアウト図を示す．面積は 1.82 mm2となった．参照電圧 (VREF1

，VREF2)，参照電流 IB，コンパレータのバイアス電流 ICOMP1,2は,それぞれ 0.5, 1.0 V, 1.2 nA，

そして 1.2 nAとした．

図 2.13に，電源電圧 VINを 3 V入力した時の提案する SC型DC-DCコンバータのスタートアッ

プ波形の測定結果を示す．VINを入力すると VOUTは増加し，VREF2で定常状態となった．セトリ

ング時間は 2 msであった．図 2.14に，電源電圧 VINを 3 V，負荷電流 ILを 455 nAとした時，定常
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状態における出力波形 VOUTの測定結果を示す．リップル電圧∆VRippleは降圧比率の電圧と VREF2

の差で決まり，0.2 V以内であった．提案回路の設計では，VIN，VREF2，そして降圧比率をそれぞれ

3.0，1.0 V，そして 2/5と設定した．したがって，リップル電圧∆VRippleは 3.0× (2/5)−1.0 = 0.2

V より求まり，測定結果と一致する．

図 2.15にスイッチング周波数 fSWの負荷電流特性を示す．1 µA以上において，fSWは負荷電

流に正比例で増加した．したがって，提案回路は負荷電流モニタ回路によりコンパレータの適応

バイアス電流を生成できていることが確認できる．

図 2.16に電力変換効率の負荷電流特性を示す．提案回路の電力変換効率の負荷電流範囲は，従

来の SC型DC-DCコンバータ [10]と比較して 20倍に拡大した．電力変換効率は 0.8から 100 µA

の範囲において，出力電圧として 1 Vを維持し，60%以上を達成した．ここで，0.2から 100 µA

の範囲においても, 提案回路の電力変換効率は 50%以上を達成した．負荷電流モニタ回路を SC型

DC-DCコンバータに組み込むことで，高い電力変換効率で幅広い負荷電流範囲を達成することを

確認した．



2.6. 測定結果 23

(a) (b)

10-7 10-6 10-5 10-4
0

20

40

60

80

100

Load current [A]

E
ff

ic
ie

n
c
y
 [

%
]

 VIN = 2.70 V
 VIN = 2.85 V
 VIN = 3.00 V
 VIN = 3.15 V
 VIN = 3.30 V

10-7 10-6 10-5 10-4
103

104

105

106

Load current [A]
F

re
q
u
e
n
c
y
 [

H
z
]

 VIN = 2.70 V 
 VIN = 2.85 V 
 VIN = 3.00 V 
 VIN = 3.15 V 
 VIN = 3.30 V 
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図 2.18: (a) 電力変換効率と (b) スイッチング周波数の温度特性の測定結果.

入力電圧 VINの変動と温度変化の依存性を調べるために，入力電圧 VINと温度を変化させて回路

性能を評価した．図 2.17 (a)と (b)に，室温で，入力電圧 VINを 2.7から 3.3 Vまで変化させた時

の電力変換効率とスイッチング周波数 fSWの負荷電流特性を示す．図 2.17 (a)に示すように，提

案回路は入力電圧 VINは変化しても 50%の電力変換効率を達成した．しかし，VINが 2.7 Vの時,

電力変換効率が他の条件よりも低下した．この理由は，出力電圧 VOUTと参照電圧 VREF2が近く

なったためである．図 2.17 (b)に示すように，リップル電圧が小さくなりスイッチング周波数が

増加したためである．したがって，電力変換効率は入力電圧 VINの変動に対して制御回路の消費

電力により低下する．

図 2.18 (a)と (b)に入力電圧 VINとして 3.0 V印加し，温度を–20から 80̊ C まで変化させた時

の電力変換効率とスイッチング周波数 fSWの負荷電流特性を示す．電力変換効率とスイッチング
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表 2.1: 性能諸元.

Reference This Work [2] [3] [4]

Technology [nm] 130 65 180 180

Area [mm2] 1.82 0.12 1.69 0.79

VIN [V] 2.7 – 3.3 1.2 3.4 – 4.3 3.6 – 4.2

VOUT [V] 1.05 0.3 – 1.1 0.9 – 1.5 0.98

Frequency [Hz] 3.6 k – 1.5 M N/A 80 k – 1.7 M 380 – 18 M

Load current IL [A] 0.8 – 100 µ 1 µ – 1 m 1 – 300 µ 0.05 – 1 m

Efficiency [%] 65 (@ 10 µA) 78 (@ 100 µA) 72 (@ 10 µA) 54 (@ 1 mA)

CFly [nF] 0.8 0.6 2.24 0.36 pF

Fully integrated Yes No Yes No

周波数は温度変化に対してほとんど同じ値を示した．この理由は，式 (2.6)に示すように，適応バ

イアス電流 IADPは主に負荷電流に依存するためである．したがって，制御回路の消費電力は温度

変化に依存しない．参照電圧源による小さな温度変化のみ影響した．

表 2.1に性能諸元と従来の超低電力 IoTデバイスに向けた SC型DC-DCコンバータとの性能比

較を示す．提案回路は 0.8から 100 µAまで幅広い負荷電流範囲を達成した．最大の電力変換効率

は，10 µAにおいて 65%をフルオンチップ実装で達成した．[2,5]はオフチップ部品が必要である

が，提案回路はフルオンチップ搭載可能な構成である．一方で，[3]はフルオンチップ搭載可能で

負荷電流範囲と電力変換効率は提案回路と同程度であるが，電荷伝送キャパシタの総容量が大き

い．したがって，[3]は単位面積当たりの電力変換効率が低い．提案回路は，他の回路と比較して

高効率で広い負荷電流範囲を実現していることが確認できる．
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図 2.19: 従来回路との比較結果 (電力変換効率の負荷電流特性).

図 2.19に従来回路と提案回路の電力変換効率における負荷電流特性の比較結果を示す．提案回

路は負荷電流モニタ回路を用いることで幅広い負荷電流範囲を達成し，本研究の目標である IoT

デバイスの負荷電流範囲を達成した．したがって，提案回路は超低電力 IoTデバイスに向けたパ

ワーマネジメント回路に有用である．

2.7 まとめ

本章では，電源電圧の低電圧化による IoTデバイスの低電力化に向けて，適応バイアス電流コ

ンパレータを用いた SC型 DC-DCコンバータを提案した．提案回路は従来回路の構成を基本と

し，負荷電流モニタ回路を用いて負荷電流をモニタし，電荷伝送を担うクロック生成回路へ負帰

還制御する．負荷電流の負帰還制御を行うことで，提案回路はクロックの動作周波数を負荷電流

の変化に対して適応的に制御可能になり，電力変換効率の負荷電流特性を改善した．提案する SC

型DC-DCコンバータを 0.13-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．提

案回路は入力電圧 3.0 Vを印加した時，出力電圧 1.0 Vを生成し，負荷電流範囲は 100 µAまで

達成した．電力変換効率は，負荷電流の範囲が 0.8から 100 µAにおいて 60%以上を達成した．ま

た，電力変換効率の負荷電流範囲は，従来回路と比較して 20倍に拡大した．提案回路は超低電力

IoTデバイスに向けたパワーマネジメント回路に有用である．
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第3章 時間計測用途に向けた弛張発振回路

3.1 はじめに

極めて低い入力電力を利用した IoTデバイスの駆動には，間欠動作技術を用いた大幅な消費電

力削減が必須となる．間欠動作を行う VLSIシステムの消費電力は，動作時と停止時の平均値と

して算出される．処理を行っていない時には積極的に電源電圧を遮断することで，消費電力を大

幅に削減できる．間欠動作技術の制御には常時起動して，時間計測を行い，他の回路ブロックの

起動・停止を管理する RTCが必要になる．消費電力削減効率は RTCにより律速されるため，で

きる限り低い消費電力で動作することが求められる．

本章では，RTCに求められる発振回路について要求仕様・性能・動作概要を説明する．次に，従

来回路の課題について議論し，その課題点を解決した提案回路について説明する．

3.2 水晶発振回路を用いたRTC

図 3.1(a)，(b)に水晶発振回路とオンチップ搭載可能な発振回路を用いて IoTデバイスの RTC

を構成した場合の実装図を示す．従来の RTCは水晶発振回路を用いて構成する [1–5]．水晶発振

回路は水晶の持つ固有振動数を用いて動作するため，高い周波数精度を実現できる．しかし，図

3.1(a)に示すように，オフチップ部品の水晶が必要になるため実装コストが増大する課題がある．

一方で，図 3.1(b)に示すように，オンチップ搭載可能な発振回路を用いて RTCを構成した場合は

追加の実装面積と配線が不要であり，実装コストを削減することができる．

そこで本研究の目標は，IoTデバイスの RTCに向けたフルオンチップ搭載可能な発振回路の実

現である．

CMOS LSI

PCB

Off chip
XO

(a) (b)

Fully on chip!!

　

図 3.1: (a) 水晶発振回路と (b) オンチップ搭載可能な発振回路を用いて RTC を構成した場合の

実装図．
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3.3 発振回路の種類

図 3.2に発振回路の種類を示す．オンチップ搭載可能な発振回路として，(a) LC発振回路 [6,7]，

(b) リング発振回路 [8]，(c) 正弦波発振回路 [9]，そして (d)弛張発振回路 [10–17]がある．

図 3.2(a)に示す LC発振回路は，nMOSFET，pMOSFET，インダクタ Lそして，キャパシタ

Cより構成される．LC発振回路は，インダクタ Lとキャパシタ Cの共振周波数により発振する．

式 (3.1)に LC発振回路の動作周波数 fLCを示す．

fLC =
1

2π
√
LC

(3.1)

近年の微細化により，受動素子の抵抗 R，キャパシタ C，そしてインダクタ Lのオンチップ搭載

が可能になった．しかし，インダクタンスは 2.5 mm角のチップに 10回巻きで 200 nH程度と非

常に小さい値となる [6, 7]．式 (3.1)より，LC発振回路を用いて 32 kHz発振を実現するためには

数百 µFオーダーのオフチップ部品のキャパシタ Cが必要となるため，LC発振回路は低周波動作

のRTCには適さない．

図 3.2(b)に示すリング発振回路は，奇数段N に繋がれたインバータチェーンにより構成される．

リング発振回路は初段に Highを入力すると，次段に接続されたインバータへ伝搬され Lowが出

力される．次段の出力した Lowは，さらに後段に接続されたインバータへ伝搬され Highが出力

される．最終段のインバータへ信号が伝搬すると，フィードバックループを介して初段へ入力さ

れる．リング発振回路は奇数段で構成されるため，論理の伝搬が収束せずに発振動作を行う．動

作周波数は後段の負荷容量を充電する MOSFETのドレイン電流 IDに比例し，MOSFETのゲー

ト容量 CG，電源電圧 VDDそして段数 N に反比例する．式 (3.2)にリング発振回路の動作周波数

fRINGを示す．

fRING =
ID

2NCGVDD
(3.2)

式 (3.2)より，リング発振回路が低消費電力動作かつ 32 kHzの低周波を実現するためには，ドレ

イン電流 IDを低電流化する必要がある．ドレイン電流 IDを低電流化するためには，MOSFETを

サブスレッショルド領域で動作させる必要がある [18]．式 (3.3)にサブスレッショルド領域におけ

+

−−

+

(a) LC (b) (c) (d) 

V
DD

V
OUT

L

C

V
DD

V
OUT

V
OUT

V
DD

V
OUT

RC

CR
R

1

R
2

R C

V
R

V
C

I
B

I
B

　

図 3.2: 発振回路の種類．
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るドレイン電流 IDを示す．

ID = KI0 exp

(

VGS − VTH

ηVT

)

(3.3)

ここで，K，I0，VGS，VTH，η，VTは，それぞれMOSFETを構成するサイズのアスペクト比，プロ

セスに依存する係数，ゲートソース間電圧，しきい値電圧，サブスレッショルドスロープファクタ，

そして熱電圧である．式 (3.3)より，サブスレッショルド電流は温度変化やしきい値電圧の変動に

より指数関数で変化する．また，リング発振回路の充電時間は電源電圧に依存する．上記のことを

考慮すると，PVTばらつきから (製造プロセスのばらつき (Process)，電源電圧の変動 (Voltage)，

温度変化 (Temperature)) リング発振回路は大きく影響を受けるため，RTCには適さない．

図 3.2(c)に示す正弦波発振回路は，抵抗R，キャパシタC，そしてオペアンプより構成される．

正弦波発振回路の動作周波数は，オペアンプが正帰還制御を行うことで発振する．式 (3.4)に正弦

波発振回路の動作周波数 fSINを示す．

fSIN =
1

2πRC
(3.4)

式 (3.4)より，正弦波発振回路の動作周波数は，受動素子の抵抗 Rとキャパシタ C の値により決

定する．正弦波発振回路は，32 kHzの正弦波をオンチップで生成可能である．しかし，正弦波を

クロック信号の方形波にするためには，後段にインバータが必要となる．インバータにはスルー

レートが小さい正弦波が入力されるため，貫通電流により消費電力が増大する．IoTデバイスの

RTCに向けて超低消費電力動作を目標にしていることから，正弦波発振回路はRTCに適さない．

図 3.2(d)に示す弛張発振回路は，バイアス電流源 IB，抵抗R，キャパシタC，nMOSFETのス

イッチ，そしてコンパレータから構成される．コンパレータの出力電圧 VOUTがLowの時，キャパ

シタ C はバイアス電流 IBにより充電され，VC1は時間に比例し増加する．コンパレータは，VC1

と抵抗Rと IBにより生成される参照電圧 VREFを比較する．VC1が VREFと一致した時，コンパ

レータはこれを検知し，VOUTを LowからHighへ反転する．VOUTがHighなので，VC1は放電さ

れる．放電が完了すると VOUTは反転し，IBにより充電がされる．弛張発振回路はこの動作を繰

り返すことで発振し，周波数を生成する．弛張発振回路の動作周波数は，キャパシタ Cの充電時

間により決定する．式 (3.5)に弛張発振回路の動作周波数を示す．

fROSC =
IB

CVREF
(3.5)

弛張発振回路は，32 kHzのクロック信号をオンチップで生成可能である．生成されるクロックは

方形波のため，コンパレータ，参照電圧，そしてキャパシタ C に充電する電流パスのみで構成さ

れ低消費電力動作可能である．したがって，弛張発振回路は超低電力 IoTデバイスに向けたRTC

に適していることから，本研究では弛張発振回路の構成を用いる．
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図 3.3: 弛張発振回路の構成．
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図 3.4: 弛張発振回路のタイムチャート．

3.4 弛張発振回路

本節では，弛張発振回路について説明する．図 3.3，3.4に，時間計測部を相補構成にした弛張発

振回路の構成とタイムチャートを示す [21]．この回路はコンパレータ (Comp.1，Comp.2)，バイ

アス電流源 (IB)，参照電圧源 (VREF)，nMOSFETスイッチ (MN1，MN2)，キャパシタ (C1，C2)，

そしてセットリセットフリップフロップ (SR-FF)により構成される．図 3.4のタイムチャートを

用いて動作原理を説明する．初期状態が，Qが Low，QがHighの場合を考える．Qが Lowより，

MN1はオフし，IBにより C1が充電され，VC1の電位が時間に比例して増加する．Qが Highよ

り，MN2がオンし，VC2の電位が放電されて VSSとなる．Comp.1は，VC1と VREFを比較する．

VC1と VREFが一致した時，Comp.1はこれを検知し，SR-FFの S端子にHighを入力する．これ

により論理値が反転し，Qが High，Qが Lowになる．Qが Lowより，MN2 はオフし，IBによ

りC2が充電され，VC2の電位が時間に比例し増加する．QがHighより，MN1はオンし，VC1の

電位は放電され，VSSとなる．Comp.2は，VC2と VREFを比較する．VC2と VREFが一致した時，

Comp.2はこれを検知し，SR-FFのR端子に Lowを入力する．これにより論理値が反転し，Qが

Low，Qが Highになる．以上の動作を繰り返すことで，SR-FFのQは一定の周期で発振動作を

行う．Qの周波数 fCLKは，式 (3.6)で示す．

fCLK =
IB

2CVREF

(3.6)

動作周波数 fCLKは充放電キャパシタ C，参照電圧 VREF，そして IBにより決定される．しかし，

実際の回路においては，式 (3.6)に含まれていないコンパレータの入力オフセット電圧と応答遅延，

デジタル回路の遅延などの非理想要因により動作周波数は劣化する．動作周波数が PVTばらつき

から受ける影響について次節で説明する．



3.5. PVTばらつきによる周波数精度の低下 33

Time

∆VV
REF

V
REF

V
C2

V
C1

f
OUT

∆τ
　

図 3.5: 遅延∆τ による周波数精度の劣化．

3.5 PVTばらつきによる周波数精度の低下

図 3.5に非理想要因により生じた応答遅延 ∆τ が及ぼす弛張発振回路の動作周波数への影響を示

す．キャパシタ C1がバイアス電流 IBにより充電され，時間に比例してキャパシタの電位 VC1が

増加する．コンパレータは，VC1と VREFを比較する．VC1が VREFに到達した瞬間に，状態遷移

が行われることが理想動作である．しかし，PVTばらつきによりコンパレータの応答遅延 ∆τ が

生じ，その遅延∆τ に比例したオフセット電圧 ∆V を伴いクロックが生成される．式 (3.7)に∆τ

を考慮した弛張発振回路の動作周波数を表わす．

fCLK =
IB

2C(VREF + IB∆τ
C

)
(3.7)

∆τ は常に一定の値ではなく，製造ばらつき，電源電圧の変動，そして温度変化の PVTばらつき

により変化する．PVTばらつきへの対処は困難である．弛張発振回路が高精度な周波数生成を実

現するためには，PVTばらつきにり生じる ∆τ に対して補正を行う必要がある．

3.6 PVTばらつきに対して補正機構を搭載した従来回路

図 3.6，3.7に補正機構を搭載した従来回路の構成とタイムチャートを示す [11, 12]．この回路

はバイアス電流源 IB，参照電圧源 VREF，スイッチ (SW1，SW12，SW13，SW2，SW22，SW23)，充

放電に用いるキャパシタ (C1，C2)，補正電圧生成キャパシタ (CCAL1，CCAL2)，マルチプレクサ

(MUX1，MUX2)，そしてスイッチを制御するロジック回路から構成される．従来回路は，PVTば

らつきによるオフセット電圧 ∆V を考慮した補正電圧を生成し，遅延∆τ による影響を排除して

いる [11, 12]．
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図 3.7: 従来回路のタイムチャート．

図 3.7を用いて動作原理を説明する．初期状態が，φ1，φ12，φ13，φ23が Low，φ2，φ22がHighの場

合を考える．この時，SW1，SW12，SW13，SW23がオフし，SW2，SW22はオンし，MUX1，MUX2

は VC1，VREF の信号を選択する．SW1 がオフするため，C1 は IB により充電され，時間に比例

し VC1 が増加する．VC1 は補正電圧 VCAL1 まで充電され，時間計測行う．SW22 がオンのため，

CCAL2は IBにより充電され，VCAL2は増加する．VCAL2の電位はComp.2により VREFと比較さ

れ，VCAL2 > VREF の場合に，Comp.2より Highが出力される．φ22，φ23 が Low，Highとなり，

SW22，SW23 がオフ，オンする．CCAL2 は IB により放電され，VCAL2 は時間とともに減少する．

VCAL2の電位が VREFを下回ると，Comp.2により Lowが出力され，φ23が Lowとなり，SW23が

オフする．VCAL2は補正電圧 VREF −∆V を生成し，次状態に備えた補正電圧を保持する．VC1が

補正電圧 VCAL1に到達すると比較が行われ，Comp.1がHighを出力し，次状態に遷移する．次状

態では VC2が時間計測動作を行い，VCAL1が補正電圧を生成する．上記のように，計測動作と補

正動作を繰り返すことでクロックを生成する．

補正機構を搭載した従来回路が生成するクロックの動作周波数は，理想動作を行う弛張発振回

路の式 (3.6)となる．補正機構は各コンパレータに対して動作するため，チップ内しきい値電圧の

ローカルなばらつきが生じた場合に対しても正常に補正動作を行う．弛張発振回路の動作周波数

は，IB，VREF，そして Cにより決定される．バイアス回路は VREFを抵抗Rと IBより生成するこ

とから，オームの法則より式 (3.6)は，

fCLK =
1

2CR
(3.8)

と表せる．従来回路の動作周波数は，図 3.2に示した弛張発振回路と同様に RCの時定数で決定

する．
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表 3.1: 性能比較

評価項目 先端技術 [1] 従来回路 [12]

発振周波数 32.768 kHz 32.85 kHz

消費電力 118.8 nW(@3.3 V) 1036.8 nW(@1.8 V)

周波数精度 1-100ppm 120ppm/℃

起動時間 1-10 ms 0.1 ms
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図 3.8: 室内光下における太陽電池の特性.

3.7 従来回路の課題

表 3.1に補正機構を搭載した弛張発振回路と最先端の商用水晶発振回路の性能をまとめる．従来

回路は 3.2節で示した弛張発振回路の周波数精度を達成している．しかし，表 3.1に示すように，

消費電力で約 10 倍程度の差が生じる．例えば，同様の電力を持つコイン電池で双方の発振回路を

動作させた場合を考えると，従来回路は先端回路の水晶発振回路よりも 10 倍早く電池寿命を迎え

るため，電池交換のメンテナンスが必要になる．次世代型情報社会のセンサは環境発電技術によ

り環境中に存在する光，熱，振動そして電磁波から自給自足的に発電することも想定される．図

3.8に室内光下 (800 lux)で測定した微小な (開口部面積: 2.4x2.8 mm2) 太陽電池 (Si系)の測定結

果を示す [19]．図 3.8より，微小な太陽電池が室内光下で発電する電力は数 µW程度と非常に低

い．そのため，他の回路ブロックを動作させることを考慮すると，RTCに許容される消費電力は

先端技術の水晶発振回路の 100 nW程度となり，従来回路の周波数精度を維持しつつ消費電力を

削減する必要がある．
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3.8 RTCに向けた超低消費電力動作可能な弛張発振回路

超低消費電力動作可能な弛張発振回路の実現には，補正回路を用いない構成が必要である．コ

ンパレータの応答を高速化することで，応答遅延による誤差∆τ が削減され，補正回路は不要にな

る．しかし，従来のコンパレータは応答を高速化することで消費電力が増大する課題がある．した

がって，低電力で高速応答可能なコンパレータを考案する必要がある．コンパレータの動作モー

ドは，電圧モードと電流モードがある [20]．図 3.9に，電圧モードと電流モードコンパレータを

示す．電圧モードコンパレータは，2回の変換ステップが必要である．一方で，電流モードコンパ

レータは 1回の変換ステップで応答するため，電圧モードコンパレータと比較して低電力で高速

応答可能である [20]．そこで，提案回路は電流モードコンパレータを用いた弛張発振回路を提案

する．

図 3.10に，提案する超低消費電力動作可能な弛張発振回路のブロック図を示す．提案回路は，ス

タートアップ回路，バイアス回路 (BCG)，積分器 (INTEG)，電圧電流変換器 (VCC)，電流モー

ドコンパレータ (CMC)，ラッチ回路，そして出力バッファより構成される．バイアス回路はバイ

アス電流 IBを生成し，IBを積分器と電流モードコンパレータに供給する．積分器はランプ波電圧
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VINT1と VINT2を生成する．電圧電流変換器は VINT1と VINT2をモニタ電流 IM1と IM2へ変換す

る．電流モードコンパレータは IM1と IM2を IBと比較する．IM1もしくは IM2が IBに到達した

時，ラッチ回路は内部状態を反転させ，クロック信号を生成する．提案回路は，コンパレータを従

来の電圧モードから電流モードへ変更した．式 (3.7)より，従来の電圧モードコンパレータは，コ

ンパレータが持つ非理想要因の ∆τ がバイアス電流 IBと PVTばらつきにより変動するため，高

精度なクロックの生成には補正回路が必要な構成であった．一方で，提案する電流モードコンパ

レータは低電力で高速応答が可能であるため，補正回路が不要な構成となる．したがって，提案

回路は従来の弛張発振回路の構成と比べて簡単化が可能であり，補正回路を省いた分の消費電力

の削減が可能である．

図 3.11と 3.12に，提案回路の回路図とタイムチャートを示す．バイアス回路は，MOSFETの

しきい値電圧 (VTH)を参照し，バイアス電流 IBを生成する [21]．バイアス回路の抵抗は，異なる

温度特性を持つ拡散抵抗 RPと高抵抗ポリシリコン抵抗 RNを用いた．バイアス電流 IBは，以下

の式で表せる．

IB =
VGS,MN1

(RP+RN)
(3.9)

ここで，VGS,MN1はMN1のゲート・ソース間電圧である．QとQBがHighと Lowの時，リセッ

トスイッチMNRST1とMNRST2は，それぞれ OffとOnである．積分器 CRAMP1は，IBを受け，

ランプ波電圧は以下の式で表せる．

VINT1 = IB · t/CRAMP1 (3.10)

ここで，tは時間である．VINT1は時間と共に増大し，電圧電流変換器 (VCC1)はこの電圧をモニ

タする．MN3は VINT1をモニタし，IM1を生成する．電流モードコンパレータ (CMC1)は IBと

IM1を比較する．図 3.12に示すように，IM1が IBに到達した時，CMC1とラッチ回路はその状態

を検知し，VCLK1と VCLK2の状態をそれぞれ Lowと Highへ切り替える．この動作を 2つの積分

器で相補的に繰り返すことで，弛張発振回路はクロック信号を生成する．
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上記では，半周期Tcycle/2の動作について述べた．QとQBが反転する時，VINT1は (IB·Tcycle/2)/CRAMP1

と表せる．このとき，VINT1が VGS,MN3に等しくなるため，以下の式を得る．

VGS,MN3 =
IB ·Tcycle

(2CRAMP1)
(3.11)

式 (3.9)と (3.11)より，周期 Tcycleは CRAMP1 = CRAMP2 = CRAMPとして，以下で与えられる．

Tcycle = 2(RP+RN)CRAMP

(

VGS,MN3

VGS,MN1

)

(3.12)

式 (3.12)より，MN1とMN3 (そして MN4)に同じサイズを用いて構成することで，ゲート・ソー

ス間電圧の項は打ち消され，製造プロセスのばらつきによる影響を最小限に抑えられる．このと

き，周期 Tcycleは

Tcycle = 2(RP +RN)CRAMP (3.13)

となる．したがって，提案回路の動作周波数は以下の式で表せる．

fOUT =
1

Tcycle

=
1

{2(RP+RN)CRAMP}
(3.14)

図 3.11において，MN7とMN8は，VCLK1と VCLK2の電圧を制限するクランプダイオードとし

て使用する．このクランプダイオードがない場合，リセットの時，VCLK1と VCLK2は VDDまで充

電される．これにより，ラッチ回路の応答遅延が増大し，生成するクロックの周波数を劣化させ

る原因となる．MN7とMN8を用いることにより，リセット時に VCLK1と VCLK2 をダイオードの

電圧に制限することで，ラッチ回路の応答遅延を改善することができる．
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電源電圧の変動

提案回路の動作周波数は式 (3.13)で表すように，RCの時定数により決定する．そのため，電源

電圧の変動は陽には表れないため，電源電圧依存性は少ない．しかし，提案回路は電流比較型の

アーキテクチャを採用しているため，高精度な動作周波数の生成には各電流パスに流れるバイアス

電流 IBの精度が重要になる．提案回路は，電源電圧の変動に対して不感の特性をもつ MOSFET

のしきい値電圧参照型バイアス電流源 [21]を用いてバイアス電流 IBを生成し，カスコードカレン

トミラー回路を介して各回路に供給している．これにより，提案回路は電源電圧の変動による動

作周波数への影響を最小限に抑えている．

温度変化

動作周波数の温度特性は，拡散抵抗 RP，高抵抗ポリシリコン抵抗 RN，そしてMIMキャパシ

タ CRAMPにより決定する．図 3.13(a)にRPとRN，図 3.13(b)に CRAMPの温度特性を示す．図

3.13(a)より，拡散抵抗RPと高抵抗ポリシリコン抵抗 RNはそれぞれ正の温度特性 1430ppm/̊ C ，

負の温度特性 2335ppm/̊ C を持つ．一方で，図 3.13(b)より，キャパシタCRAMP1,2の温度特性は，

負の温度特性 52.25ppm/̊ C と抵抗の温度特性と比較して十分に小さく，無視できる．したがって，

抵抗の温度特性を補償する対策が必要になる．温度特性を補償するため提案回路は，拡散抵抗RP

と高抵抗ポリシリコン抵抗 RN を組み合わせて用いた．拡散抵抗 RPと高抵抗ポリシリコン抵抗

RNの温度特性は以下の式で表せる．

RP = RP(T0) · (1 + αP(T − T0))

RN = RN(T0) · (1 + αN(T − T0)) (3.15)

ここで，RP(T0)とRN(T0)は絶対零度 (T0)における抵抗値であり，αPと αNは温度係数であり，

そして T は温度を表わす．式 (3.13)，(3.15)より，キャパシタの温度特性を無視し，抵抗の温度特
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図 3.14: 抵抗トリミング回路 (点線内).

性を考慮すると，動作周波数の温度係数 (TC)は以下のように表せる．

TC =
1

fOUT

dfOUT

dT

= −RP(T0) · αP −RN(T0) · αN

RP +RN
(3.16)

式 (3.16)より，RNとRPの比率を適切に設定することで，提案する弛張発振回路の温度依存性を

補償することができる．

製造プロセスのばらつき

3.8節で説明したように，提案回路はバイアス電流 IBを生成するMN1と電流比較を行うMN3,4

のトランジスタを同じサイズで設計することで，製造プロセスのばらつきによる動作周波数への

影響を最小限に抑えられる．しかし，動作周波数を決定する RCの時定数は受動素子であるキャ

パシタと抵抗の製造ばらつきに依存する．キャパシタはMIMキャパシタで構成することで高精度

に実装可能である [22]．一方で，抵抗は±10%程度の精度ばらつきを持つ [22]．そこで，提案回路

は抵抗トリミング回路を実装して製造プロセスのばらつきに対応した．図 3.14に抵抗トリミング

回路を示す．抵抗トリミング回路は，4bitのデジタル信号RTrim[3 : 0]により接続を切り替えるこ

とで抵抗値を調整し，製造プロセスのばらつきに対応する．

3.8.1 超低電力動作に向けた電荷再配分積分器

弛張発振回路の低消費電力化には，バイアス電流の低電流化をするために非常に大きな RP+RN

を用いる必要がある．式 (3.14)に示すように，大きな抵抗を実装し，目標動作周波数を達成するに

は，小さな容量の CRAMPを用いる必要がある．しかし，小さな容量の CRAMPは，トランジスタ

の寄生容量やレイアウト後の配線容量の影響を受け動作周波数が劣化する課題がある．これを解
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図 3.16: MIMキャパシタの実装面積と相対精度の関係.

決するために，スイッチトキャパシタ技術を応用した電荷再配分積分器 (CRI)を用いた．図 3.15

(a)，(b)に，それぞれCRIの回路図と動作波形を示す．ランプ波電圧がリセットされた時，CRAMP

に充電されていた電荷は，並列に接続されている CRAMP,Subへ再配分される．CRAMP,Subの電荷

がスイッチによりリセットされた後，図 3.15(b)に示すように，CRAMPは VGS,MN3/2から再び積

分する．CRIを用いることで，CRAMPの容量値を低減することなく，周期を保ったまま，2倍大

きな抵抗を用いることができる．しかし，CRIを用いて高精度な動作周波数を生成するためには，

CRAMP1，CRAMP1,Sub，CRAMP2，そしてCRAMP2,Subの相対精度が重要になる．図 3.16に，MIM

キャパシタを構成する実装面積と相対精度の関係を示す．MIMキャパシタの相対精度は，実装面

積の大きさに反比例して向上する．容量密度が 1 fF/µm2の場合において，提案回路が CRIの各

キャパシタに 1 pFを用いると，MIMキャパシタの実装面積は 1,000 µm2(31.6 x 31.6 µm)とな

る．図 3.16より，各キャパシタの相対精度は 0.1%となる．したがって，CRIは動作周波数の精度

への影響は小さく，大きな抵抗を用いたバイアス電流の低電流化による消費電力の削減手法とし

て有効である．
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図 3.18: 従来弛張発振回路に用いたコンパレータ

の構成.

3.9 シミュレーション評価

0.18-µm CMOSスタンダードプロセスを用いて，電圧モードコンパレータ (VMC)，電流モー

ドコンパレータ (CMC)，そして提案する弛張発振回路の回路動作をシミュレーション評価した．

CMCの低電力・高速な応答特性を確認するために，VMCを用いた弛張発振回路の比較評価を行っ

た [21]．図 3.17に示した弛張発振回路を，図 3.18で示すVMCの回路構成を用いて構成した．ま

た，図 3.17のCRAMP1, CRAMP2とコンパレータのバイアス電流は，それぞれ 1.0 pFと 7.5 nAと

した．弛張発振回路の性能は，コンパレータのバイアス電流 ICOMPに強く依存するため，それぞ

れの弛張発振回路に対して ICOMPを変更したシミュレーション評価を行った．

図 3.19に，ICOMPを変化させた時の VMCの応答遅延と CMCの応答遅延を示す．VMCの応

答遅延は ICOMP = 7.5 nAの時，3.82 µsであり，応答遅延は，ICOMP が増加すると小さくなる

ことが確認できる．ICOMPが 1 µAのとき，VMCの応答遅延はもっとも高速になり，1.33 µsで

あった．提案する CMCは，ICOMPが 7.5 nAの時においても極めて速く応答し，0.18 µsであっ

た．CMCの応答遅延は，従来の VMCより 21.2 倍速い結果となった．
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図 3.22: 出力クロックのシミュレーション波形

図 3.20に，動作周波数を 32.7 kHzに設定した時の弛張発振回路の動作周波数を示す．弛張発振

回路の抵抗RP +RNとキャパシタ CRAMP1と CRAMP2は，それぞれ 30.58 MΩと 1.0 pFとした．

ICOMPが 7.5 nAの時，従来と提案する弛張発振回路の動作周波数は，それぞれ 29.1と 32.5 kHz

となった．提案する弛張発振回路の動作周波数は，目標値よりも少し低い．これは，MOSFETの

寄生容量に起因するものである．シミュレーション結果より，提案する弛張発振回路は，目標値

に近い周波数を生成可能なことを確認した．

次に，CRIを用いた電流比較型弛張発振回路の時間計測動作をシミュレーションにより評価し

た．図 3.21と 3.22に，それぞれ時間計測を行うランプ波と出力クロックの過渡応答のシミュレー

ション波形を示す．図 3.21より，提案回路は CRIを用いることで積分区間を短縮して時間計測を

行い，所望のクロック波形を出力することを確認した．
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図 3.23: モンテカルロシミュレーション (1,000回).

製造ばらつきによる動作周波数への影響を調べるために，すべてのトランジスタのばらつきを

グローバルとローカルで考慮したモンテカルロシミュレーションを 1,000回行うことで評価した．

図 3.23に室温で電源電圧 0.85 Vを印加し，抵抗トリミングを行う前と後の動作周波数のヒストグ

ラムを示す．トリミングを行った後は，動作周波数の平均値と分散は，それぞれ 32.8 kHzと 0.29

kHzであった．変動係数は 0.89%であった．提案回路はバイアス電流を生成するトランジスタMN1

と電流比較を行うトランジスタMN2とMN3に相関を持たせることで，変動係数を低く抑えたう

えで抵抗トリミングを行うことで製造ばらつきによる変動を大幅に抑制できることをシミュレー

ション結果より確認した．
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図 3.25: トリミング前/後の動作周波数のヒストグラム (10チップ).

3.10 測定評価

提案する弛張発振回路の試作評価を行った．目標周波数は，32.7 kHzとした．図 3.24に，チップ

写真を示す．チップ面積は，0.19 mm2であった．RPとRNの抵抗値は，それぞれ 11.7，19.1 MΩ

とした．デジタルコードにより，RPとRN は，それぞれ 10.5 < RP < 12.7 MΩと 17.2 < RN <

20.8 MΩの範囲で変更可能な構成とした．レイアウトにより寄生容量が 10%程度増加するため，

CRAMP1，CRAMP1,Sub，CRAMP2，そして CRAMP2,Subは，シミュレーション評価に用いた値より
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図 3.26: 0.85 V印加時の動作波形 (室温).

も小さい，0.86 pFに設定した．製造ばらつきによる動作周波数の変動を確認するために，10チッ

プの動作周波数を評価した．図 3.25に，トリミング前後のにおける動作周波数のヒストグラムを

示す．トリミング後の周波数平均は 32.6 kHz，分散は 0.27 kHzであった．周波数変動は 0.83%と

なった．提案回路は，10チップの測定結果から，製造ばらつきによる影響が 1%以内の小さな動作

周波数変動を達成した．

図 3.26に，電源電圧 0.85 Vを印加した時の室温での出力波形と RMSジッタを示す．動作周波

数は 32.7 kHz，消費電力は 54.2 nWであった．RMSジッタは，1 Mサンプル時において，168.5

nsrmsであった．
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図 3.27: 動作周波数の温度特性.
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図 3.29: 動作周波数の電源電圧依存性.

図 3.27と 3.28に，電源電圧 0.85 Vを印加し，–40から 80̊ Cまでの動作周波数と消費電流の温

度依存性の測定結果を示す．動作周波数の温度係数は ±0.6%であった．提案回路は温度係数と電

源電圧依存性ともに小さな値を達成した．消費電流は温度の増加に対して減少していることが確

認できる．これは，使用したバイアス回路が生成する電流に起因するものである．バイアス回路

の生成する電流は，式（3.9）に示すとおりゲート・ソース間電圧に依存する．ゲート・ソース間

電圧は温度に対して負の依存性を持つため，消費電流が温度と共に減少する．消費電流は，極め

て小さく，室温で 63.8 nAであった．図 3.29に室温で電源電圧を 0.85から 1.85 Vまで変化させ

た時の動作周波数の電源電圧依存性の測定結果を示す．動作周波数の電源電圧依存性は ±0.44%で

あった．



3.10. 測定評価 49

図 3.30: 動作周波数のアラン分散.

図 3.30に動作周波数の長期安定度を表わすアラン分散の測定結果を示す．1秒以上のフロアに

おいて，アラン分散は 50ppm以下の値を達成した．アラン分散の結果より，提案回路を 1カ月連

続で動作させた場合に生じる時差は 130秒のズレであることを確認した．提案回路による計測誤

差は，温度センサを利用した補正回路で対応可能な範囲 [23]であるため，IoTデバイスに向けた

時間計測アプリケーションとして十分な精度を達成した．

表3.2に提案する弛張発振回路と従来の発振回路の性能比較を示す．性能指標であるFoM (FoMEnergy

と FoMArea)を，

FoMEnergy = Power/fOUT (3.17)

FoMArea = FoMEnergy ×Area (3.18)

と定義した．提案回路は，小さな周波数変動，広い電源電圧範囲，従来の発振回路と同程度のエ

ネルー利用効率 FoMEnergy を達成した．面積の実装効率とエネルギー利用効率の両方を考慮した

FoMAreaでは，[11]に次ぐ値を達成した．[11]は特殊オプションを用いて温度依存が低いポリシリ

コン抵抗で実装している事を考慮すると，提案回路の FoMAreaは優位な値を達成している．以上

より，提案回路は超低電力 RTCに向けた発振回路として有用なものである．
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表 3.2: 性能諸元.

Reference [13] [14] [11] [15] [16] [12] [17] Prop. I

Tech. [nm] 180 180 65 65 350 180 90 180

Area [mm2] 0.51 0.26 0.032 0.015∗1 0.1 0.11 0.12 0.19

VDD [V] 0.85 - 1.4 1.2 - 3.0 1.5 - 3.3 1.15 - 1.45 1 - 2.5 1.0 - 1.8 0.725 - 0.9 0.85 - 1.85

T [̊ C] –25 - 85 –40 - 80 –40 - 90 –20 - 90 –20 - 80 –40 - 100 –40 - 90 –40 - 80

fOUT [kHz] 3 70.4 18.5 33 3.3 32.6 100 32.7

Power [nW] 4.7 99.4 120 190 11∗2 472 280 54.2

µf/σf [%] NA NA NA 1.96∗3 6.9∗3 1.39 NA 0.83∗3

∆f/(f∆T )

[ppm/̊ C]
13.8 27.4 38.5 38.2 <500 120 104 99.5

∆f/(f∆V )

[ppm/mV]
4.8 5 10 0.9 35 11 93 8.86

FoMEnergy

[nW/kHz]
1.57 1.41 6.49 5.76 3.33 14.50 2.80 1.66

FoMArea

[nW·mm2/kHz]
0.80 0.37 0.21 0.09∗1 0.33 1.60 0.34 0.32

Ext. signal No No No IPTAT No No No No

Result Measured Measured Measured Measured Measured Measured Measured Measured

∗1: オフチップ部品の面積を含まない値，　　 ∗2: デジタル回路の消費電力を含まない値，∗3: トリミング後の結果.
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3.11 まとめ

本章では，RTCに向けた超低電力動作可能な電流比較型弛張発振回路を検討した．従来の水晶

を用いた発振回路は，実装体積が増大し IoTデバイスの RTCに適していないため，オンチップ搭

載可能な弛張発振回路を用いた．従来の弛張発振回路は電圧モードのコンパレータを用いている

ため，バイアス電流の低電流化により応答遅延が増大し，高精度なクロック信号の生成には補正

回路が必要な構成であった．コンパレータに補正回路を用いることで，従来回路は低電力・高精

度な動作周波数を実現しているが，補正回路の消費電力が増大し，発振回路全体の消費電力が依

然として高い点に課題がある．提案回路では，コンパレータの動作モードを，従来の電圧比較型

から電流比較型へ変更した．提案回路は電流モードのコンパレータを用いることで，低電力で小

さな応答遅延による補正回路が不要な構成とし，超低消費電力動作を実現した．提案するオンチッ

プ発振回路を 0.18-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．提案回路は電

源電圧が 0.85 Vを印加した時の消費電力は 54.2 nW，動作周波数は 32.7 kHz，エネルギー効率を

表わす FoM (Figure of Merit)は 1.66 nW/kHzであった．動作周波数の温度係数と電源電圧依存

性は，それぞれ±0.6%と±0.44%であった．動作周波数の PVTばらつきによる影響は，±1%以下

の高精度を達成した．エネルギー利用効率は従来の研究と同等の値を達成した．提案する弛張発

振回路が，IoTデバイスの超低電力 RTCに有用であることを示した．
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第4章 RTCに向けた面積利用効率の高い弛張発

振回路

4.1 はじめに

3章では，電流モードコンパレータを用いた超低消費電力動作可能な弛張発振回路を説明した．

低電力で高速応答可能な電流モードコンパレータを用いることで，提案する弛張発振回路は消費

電力が 54.2-nW，動作周波数は 32.7-kHz，動作周波数の PVTばらつきに対する影響は±1%以下

を達成した．しかし，図 3.24に示すように，バイアス電流の低電流化をするために用いた抵抗が

大きな面積を占めている．提案回路は電荷再配分積分器を用いて抵抗値を下げ面積削減を試みて

いるが，依然として 30-MΩ程度大きな抵抗が必要である．IoTデバイスに他の機能回路ブロック

を実装することを考慮すると，低電力動作可能な抵抗レス弛張発振回路が強く求められる．

4.2 アーキテクチャ

本章では，RTCの実装面積削減に向けた抵抗レス弛張発振回路を提案する．式 (3.9)，(3.14)よ

り, 弛張発振回路の動作周波数は以下のように書きなおせる．

fOUT =
IB

2CRAMPVGS

(4.1)

提案回路では，超低電力動作に向けてバイアス電流 IBを低電流化するために大きな抵抗を用いて

おり，これが全体の実装面積の増大を招いた．この課題を解決するために，抵抗レス RTCに向け

て IBと VGSの温度依存性を補償することを考える．抵抗レス実装で超低電力動作可能な定電流源

が報告されている [1–4]．提案回路はバイアス回路として定電流源として組み込むことができる．

したがって，温度変化に対して安定な動作周波数の生成には VGSの温度依存性を補償する必要が

ある．
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図 4.1: 面積利用効率の高い弛張発振回路のブロック図.

4.3 提案回路

図 4.1に提案する面積利用効率の高い弛張発振回路のブロック図を示す．提案回路は定電流源

(BCG) [1]，温度に対して正比例な電圧を生成する PTAT(Proportional to Absolute Temperature)

電圧源，電流比較型弛張発振回路，シャントレギュレータ，そして出力ロジック [5,6]より構成さ

れる．提案回路は，3章で提案した電流比較型弛張発振回路をもとに構成し，それを面積利用効率

が高い構成へ変更している．従来回路は抵抗の温度依存性を補償するために，正の温度依存性を

持つ拡散抵抗と負の温度依存性を持つ高抵抗ポリシリコン抵抗を組み合わせて実装している．し

かし，拡散抵抗のシート抵抗は低いため，大きな実装面積が必要になる．したがって，高い面積利

用効率の弛張発振器を用いて高精度な動作周波数の生成に向けて，定電流源をバイアス回路とし

て採用し，PTAT電圧源とシャントレギュレータを用いることで弛張発振回路の温度補償を行う．

図 4.1に示すように, PTAT電圧源は VPTATを生成し，この電圧はシャントレギュレータの参照

電圧として用いる．シャントレギュレータの出力電圧 VGNDは VPTATにより変化するため，VGS

の温度依存性を補償可能である．詳細を以下に述べる．
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4.3.1 動作周波数

図 4.2に提案する弛張発振器の詳細な回路図を示す．図 4.2に示すように，提案回路はバイアス

回路 (BCG)として定電流源 [1]，PTAT電圧源，そしてシャントレギュレータを用いる．シャン

トレギュレータは出力電圧 VGNDを VPTATを参照して生成する．VGNDは電流比較型弛張発振の

信号の接地点として用いる．したがって，CRAMP1 = CRAMP2 = CRAMPとして，動作周波数は以

下の式で表せる．

fOUT =
6IB

2CRAMP (VGS,MN2,3 + VPTAT)
(4.2)

式 (4.2)より，提案回路はパラメータ IB, CRAMP, VPTAT を設計により適切な値を設定することで

所望の動作周波数を生成可能である．

電源電圧の変動

抵抗レスで構成可能な定電流源 [1]はバイアス電流 IBを生成し，カスコードカレントミラーを

介して電流比較型弛張発振回路へ供給する．したがって，電源電圧の変動による動作周波数への

影響を小さくすることができる．

温度変化

式 (4.2)に示すように, IBは定電流であるため，動作周波数fOUTの温度依存性はVGS,MN2,3+VPTAT

により決定される．VGS,MN2,3 は負の温度依存性を示すため，提案回路は正の温度依存性を持つ

PTAT電圧源を用いて fOUTの温度依存性を補償することができる．PTAT電圧源は，図 4.2に示

すように，トランジスタの差動対により構成される．適切なサイズ比のトランジスタで構成され

た差動対のゲート間電圧は，PTAT電圧を生成する [7, 8]．所望の PTAT電圧を生成するために，

提案回路は差動対をカスコード接続した構成を用いる．PTAT電圧は以下の式で表せる．

VPTAT = VPTAT0 +Nη
kBT

q
ln(KDiff) (4.3)
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ここで，VPTAT0は PTAT電圧の絶対零度 (0 K)でのオフセット電圧，N が差動対の数，kBはボ

ルツマン定数，T は絶対温度， qは電荷量，そしてKDiff (= KDiff2/KDiff1)は差動対のアスペク

ト比である．VGS,MN2,3は以下の式で表せる．

VGS,MN2,3 = VTH0 + T

(

ηkB
q

ln
( 6IB
K2,3I0

)

− κ

)

(4.4)

ここで，VTH0は 0 Kでのしきい値電圧 [9]，K2,3はトランジスタ MN2,3のアスペクト比，I0 (=

µCOX(η− 1)V 2
T)はプロセス依存の係数，µは移動度，COXはゲート酸化膜容量，そして κは VTH

の温度係数である．式 (4.4)の第 2項は，対数関数の真数部である 6IB
K2,3I0

が常に 1以下になるため，

負の温度依存性を示すことに注意する．したがって，VGS,MN2,3は負の温度依存性を示す．負の温

度依存性を補償するためには，提案回路は VGS,MN2,3に PTAT電圧を加算する．

式 (4.3)，(4.4)より, VGS,MN2,3+VPTAT は以下の式で与えられる．

VGS,MN2,3 +VPTAT = VTH0 +VPTAT0

+ T
(ηkB

q

(

N ln
(

KDiff

)

+ ln
( 6IB
K2,3I0

))

−κ
)

(4.5)

したがって，温度係数 (TC)は以下の式で与えられる．

TC =
∂

∂T
(VGS,MN2,3 + VPTAT)

=
ηkB
q

(

N ln
(

KDiff

)

+ ln
( 6IB
K2,3I0

))

− κ (4.6)

式 (4.6)より，提案回路はトランジスタのアスペクト比や差動対の段数 N をを設定することで TC

を 0にし，温度変化に対して安定な動作周波数を得ることができる．動作周波数 fOUTは以下のよ

うに書きなおせる．

fOUT =
6IB

2CRAMP(VTH0 + VPTAT0)
(4.7)

上記の設計を行うことで，温度特性が補償された動作周波数を得ることができる．
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製造プロセスのばらつき

式 (4.7)に示すように，動作周波数は VTH0と VPTAT0に依存する．これらの電圧はプロセス変

動に依存する係数であり，その変動幅はプロセスのコーナーで ±0.1 Vの広がりを持つ．結果とし

て，動作周波数は製造プロセスのばらつきに大きな影響を受ける．この問題に対処するために，提

案回路はキャパシタトリミング (CTC)回路を実装する．図 4.3にCTC回路を示す．CTC回路は

ベースキャパシタ CBase，スイッチ，そしてトリミングキャパシタ (C0 −C3)より構成される．製

造プロセスのばらつきにより VTH0と VPTAT0の値が変動した場合，提案回路は CTC回路を用い

て充放電キャパシタの値を調整することでプロセス変動に対して安定な動作周波数を得ることが

できる．
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図 4.4: (a) 面積利用効率の高い弛張発振回路のレイアウト図 (面積: 0.022 mm2)と　 (b) フロア

プラン.

4.4 シミュレーション評価

提案する面積利用効率の高い弛張発振回路を 65-nm CMOSプロセスを用いて設計し，シミュレー

ションにより性能を評価した．目標の動作周波数は32-kHzとした．CRAMP(= CRAMP1 = CRAMP2)

と CCは，それぞれ 601と 994 fFした．4ビットの制御信号により，487 < CRAMP < 771 fFの

範囲で値を変更可能である．図 4.4 (a)と (b)に提案回路のレイアウト図とフロアプランを示す．

実装面積は 0.022 mm2である．提案回路の性能を評価するために，レイアウトデータから寄生容

量を抽出し，シミュレーション評価を行った．すぺてのシミュレーション評価には SPICE BSIM4

v4.5モデルを用いて評価した．

図 4.5に電源電圧 1.2 Vを印加し，温度を–40から 80̊ C まで変化させた IBの温度特性を示す．

IB は室温で 5.07 nAであり，温度係数は±0.6%であった．図 4.6に，室温で，電源電圧を 1.1か

ら 1.3 Vまで変化させた IBの電源電圧依存性を示す．IBの電源電圧依存性は±0.3%であった．提

案する弛張発振回路は IBをバイアス電流として用いた．

図 4.7に VPTATと VGNDの温度特性を示す．図 4.7に示すように, VPTATと VGND は温度が変化

すると共に増加していることがわかる．VGNDはシャントレギュレータにより VPTATと同電位に

なるように制御されている．VPTATと VGNDの平均電圧誤差は ∆VErrorは 1.6 mV以内であった.

図 4.8に室温における提案回路の VINT1, VINT2, OUT, OUTBの動作波形を示す．電源電圧は

1.2 Vに設定した．動作周波数は 32.5 kHz，消費電力は 271 nWであった．消費電力の内訳は，そ

れぞれ定電流源が 125 nW，電流比較型弛張発振回路のコア部分が 146 nWであった．

図 4.9に電源電圧 1.2 Vを印加した時，温度を–40から 80̊ C まで変化させた動作周波数の温度

特性を示す．動作周波数の温度変化による変動は ±0.35 kHz以内であり，温度係数は ±0.83%で

あった．提案する温度補償の手法により，動作周波数は小さな温度依存性を示した．提案回路が

達成した動作周波数の温度特性は，従来に報告されている抵抗レス弛張発振回路 [14]と比較して
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4倍良い値となった．図 4.10に室温において，電源電圧を 1.1から 1.3 Vまで変化させた時の動

作周波数の電源電圧依存性を示す．動作周波数の電源電圧の変動による変化は小さく，±0.14%で

あった．

製造ばらつきによる動作周波数への影響を調べるために，すべてのトランジスタとMIMキャパ

シタのグローバルとローカルのばらつきを考慮したモンテカルロシミュレーションを 1000回行う

ことで評価した．図 4.11に室温で電源電圧 1.2 Vを印加し，キャパシタトリミングを行う前と後

の動作周波数のヒストグラムを示す．トリミングを行う前は，動作周波数の平均値と分散は，そ

れぞれ 32.6 kHzと 3.4 kHz，変動係数は 10.4%であった．トリミングを行った後は，動作周波数

の平均値と分散は，それぞれ 32.3 kHzと 0.6 kHz，変動係数は 1.9%であった．キャパシタトリミ

ングを行うことで，提案回路の動作周波数は製造ばらつきによる変動を大幅に抑制できることを

確認した．
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表4.1に提案回路の性能諸元と既存の発振回路の性能比較を示す．性能指標のFoMEnergy，FoMArea

は，それぞれ式 (3.17)，(3.18)で定義したものを用いた．提案する面積利用効率の高い弛張発振回路

は，PVTばらつきに対して小さな周波数変動，従来回路と同等のエネルギー利用効率 FoMEnergy，

そして最大の面積利用効率 FoMAreaを達成した．したがって，面積利用効率が高い弛張発振回路

は IoTデバイスの超低電力で小面積な RTCに向けた発振回路として有用である．

4.5 まとめ

本章では，RTCの実装面積削減に向けた抵抗レス弛張発振回路を検討した．小面積化を目指

した弛張発振回路は抵抗レスで実装可能な定電流源をバイアス回路として採用し，温度依存項を

PTAT電圧源とシャントレギュレータを用いて補償した．これにより，提案回路の実装面積は，抵

抗を用いる構成の 1/10に抑えた 0.022 mm2の小面積を達成した．提案するオンチップ発振回路

を 65-nm CMOSプロセスを用いて設計し，ポストレイアウトシミュレーション評価を行った．提

案回路の動作周波数は 32.5 kHz，消費電力は 271 nWであった．動作周波数の温度係数と電源電

圧依存性は，それぞれ±0.83%と±0.14%であった．モンテカルロ解析によるシミュレーション評

価では，動作周波数の平均値は 32.3 kHz，分散は 0.6 kHz，そして変動係数は 1.9%であった．面

積利用効率の高い弛張発振回路は，動作周波数の PVTばらつきによる性能を ±1%以下に維持し，

エネルギー利用効率と面積利用効率の両方を考慮した FoMAreaは従来の研究と比較して最小の値

を達成した．提案する弛張発振回路が，IoTデバイスの超低電力で小面積な RTCに有用であるこ

とを示した．
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表 4.1: 性能諸元.

Reference [10] [11] [12] [13] [14] [15] [16] Prop. I Prop. II

Tech. [nm] 180 180 65 65 350 180 90 180 65

Area [mm2] 0.51 0.26 0.032 0.015∗1 0.1 0.11 0.12 0.19 0.022

VDD [V] 0.85 - 1.4 1.2 - 3.0 1.5 - 3.3 1.15 - 1.45 1 - 2.5 1.0 - 1.8 0.725 - 0.9 0.85 - 1.85 1.1 - 1.3

T [̊ C] –25 - 85 –40 - 80 –40 - 90 –20 - 90 –20 - 80 –40 - 100 –40 - 90 –40 - 80 –40 - 80

fOUT [kHz] 3 70.4 18.5 33 3.3 32.6 100 32.7 32.5

Power [nW] 4.7 99.4 120 190 11∗2 472 280 54.2 271

µf/σf [%] NA NA NA 1.96∗3 6.9∗3 1.39 NA 0.83∗3 1.9∗3

∆f/(f∆T )

[ppm/̊ C]
13.8 27.4 38.5 38.2 <500 120 104 99.5 138

∆f/(f∆V )

[ppm/mV]
4.8 5 10 0.9 35 11 93 8.86 13.9

FoMEnergy

[nW/kHz]
1.57 1.41 6.49 5.76 3.33 14.50 2.80 1.66 8.3

FoMArea

[nW·mm2/kHz]
0.80 0.37 0.21 0.09∗1 0.33 1.60 0.34 0.32 0.18

Ext. signal No No No IPTAT No No No No No

Result Measured Measured Measured Measured Measured Measured Measured Measured Simulated

∗1: オフチップ部品の面積を含まない値，　　 ∗2: デジタル回路の消費電力を含まない値，∗3: トリミング後の結果.
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第5章 信号処理用途に向けた弛張発振回路

5.1 はじめに

VLSIシステムの間欠動作は，処理を行っていないシステムの電源を積極的に遮断することで待

機時の消費電力を削減する低電力化手法であり，次世代 IoTデバイスの低電力化に向けた手法と

して注目されている [1,2]．回路ブロックの中でクロック源は，アナログ回路とデジタル回路の信

号処理のために必要な回路要素である．しかし，従来のクロック源回路や水晶発振回路は数 100

µsの長い起動時間が必要になり，起動時の消費電力が増大する課題がある [3,4]．長い起動時間は

信号処理に必要な時間が増加し，不必要な消費電力の増大を招く課題がある．

水晶発振回路の置き換えを目的として，信号処理用途に向けた高周波を生成する様々なクロック

源回路が提案されてきた [5–11]．特に，前章でも説明した弛張発振回路はオンチップ集積が可能

であり，水晶発振回路と比較して起動時間が早いことから注目されている．しかし，依然として起

動時間は数 10 µsと長く，更なる高速起動が求められる．また，外部信号を必要とする回路構成も

報告されていることから [8, 10]，完全フルオンチップ搭載で動作する発振回路が強く求められる．

本章では，信号処理用途に向けた高速起動可能な高周波を生成するシステムクロックを提案す

る．提案回路は，第 3, 4章で説明した電流比較型弛張発振回路を基本とし，高速起動可能な構成

をとる．

5.2 従来回路の課題

従来回路は，電圧比較アーキテクチャのコンパレータを用いて弛張発振回路を構成している．

3.5節の式 (3.7)より，動作周波数は PVTばらつきにより影響を受ける．PVTばらつきの影響を

緩和するために，コンパレータの補正機構を搭載した回路やオペアンプとリング発振回路による

PLL(Phase Lock Loop)方式を導入した回路が報告されている．しかし，これらの回路は高精度

な動作周波数を達成しているが，補正機構や負帰還制御回路のセトリング時間が必要になり，ス

タートアップ時間の高速化には向いていない．そこで，高速なスタートアップ時間の達成に向け

て，補正機構や負帰還制御回路を用いることなく高精度な動作周波数の生成する必要がある．電

圧比較アーキテクチャのコンパレータの応答遅延は以下の式で表せる．

∆τ =
CL∆V

IB
(5.1)

ここで，CLはコンパレータの出力段の負荷容量，∆V はコンパレータの出力電圧，そして IBはコ

ンパレータのバイアス電流である．図 5.1に，式 (5.1)の IBを変数として数値計算した結果を示

す．CLと∆V は，100 fFと 1.8 Vと設定した．電圧比較アーキテクチャのコンパレータの応答遅

延は，バイアス電流 IBの増加に反比例して減少する．従来回路を用いて 32-MHzの生成に向けて
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図 5.1: 電圧比較アーキテクチャの応答遅延.

応答遅延∆τ を周期の 1%以下と抑制した場合，応答遅延∆τ は 0.3 ns以下に抑える必要がある．

しかし，図 5.1に示すように，応答遅延∆τ を 0.3 ns以下にするためには，バイアス電圧 IBは 600

µA以上必要になる．したがって，従来回路を用いた間欠動作の制御は，消費電力削減効果が低下

する．したがって，従来回路の構成は高速起動可能なシステムクロックの生成には適さない．
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図 5.2: 提案回路のブロック図.

5.3 提案回路

高速起動可能なシステムクロックの生成に向けて，提案回路は第 3, 4章で説明した電流比較アー

キテクチャを採用する．提案回路は電流比較アーキテクチャの低電力で高速なスイッチチング動

作により，電圧比較アーキテクチャの課題を最小限に抑える．また，電流比較アーキテクチャの

高速なスイッチ動作を利用することで，提案回路は補正機構や負帰還制御回路が不要な構成とな

る．そのため，提案回路はスタートアップ時間を高速化することができる．

図 5.2に提案回路のブロック図を示す．提案回路は，スタートアップ回路，バイアス回路，積分

器，電圧電流変換器 (VCC)，電流モードコンパレータ (CMC)，ラッチ回路，そして出力バッファ

から構成される．バイアス回路は，バイアス電流 IBを生成し，積分器と電流モードコンパレータ

へ供給する．積分器は，IBを用いて充電し，ランプ電圧 VINT1と VINT2を生成する．電圧電流変

換器は，VINT1と VINT2をモニタし，IM1と IM2へと変換する．電流モードコンパレータは，IM1

と IM2を IBと比較する．IM1(もしくは IM2)が，IBへ到達した時，ラッチ回路は，QとQBの状

態を切り替え，クロック信号を生成する．
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図 5.4: 積分器, 電圧電流変換器, そして電流モードコンパレータの回路図とタイミングチャート.

5.3.1 動作原理

図 5.3に提案する弛張発振回路の全体の回路図を示す．バイアス回路には，MOSFETのしきい

値電圧 (VTH)を参照する電流源を用いた [12]．バイアス回路に用いる抵抗には，正の温度係数を

持つ拡散抵抗 RPと負の温度係数を持つ高抵抗ポリシリコン抵抗 RNを用いた．バイアス電流 IB

は，

IB =
VGS,MN1

RP+RN

(5.2)

と表せる．図 5.4に積分器，電圧電流変換器，ラッチ回路の回路図とタイミングチャートを示す．

以下に提案回路の動作について説明する．

QとQBがHighと Lowの時，MNRST1はOffとなる．バイアス電流 IBを用いてCRAMP1を充

電し，ランプ電圧 VINT1を生成する．ランプ電圧 VINT1は，以下の式で表せる．

VINT1=(IB · t)/CRAMP1 (5.3)

ここで tは時間である．VINT1は時間と共に増加し，電圧電流変換器のMN3によりその電圧をモ

ニタする．MN3は，VINT1をモニタすることで IM1を生成する．電流モードコンパレータは，IM1

と IBを比較する．IM1が IBに到達した時，ラッチ回路はこれを検知し，QとQBをそれぞれ Low

とHighへ切り替える．出力バッファは，QとQBをそれぞれ電位変換し，出力する．以上の動作

を繰り返すことで，提案の弛張発振器はクロック信号を生成する．
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上記で述べた動作は，クロックの半周期 (Tcycle/2)について説明した．したがって，QとQBが

切り替わる時の VINT1は，以下の式で表せる．

IB ·Tcycle/2)/CRAMP1 (5.4)

VINT1は，VGS,MN3と等しいため，

VGS,MN3 =
IB · Tcycle

2CRAMP1
(5.5)

を得る．したがって，式 (5.2)，(5.5)よりクロックの周期 Tcycleは，

Tcycle = 2(RP +RN)CRAMP1
VGS,MN3

VGS,MN1

(5.6)

となる．ここで，バイアス回路の MN1と電圧電流変換器の MN3 (そしてMN4) を同じサイズで

設計することで，ゲート ·ソース間電圧の項を打消し，製造ばらつきによる影響を最小限に抑える
ことができる．周期 TCycleは，CRAMP = CRAMP1 = CRAMP2として，以下の式で表せる．

Tcycle = 2(RP +RN)CRAMP． (5.7)

したがって，動作周波数は

fOUT =
1

Tcycle

=
1

2(RP+RN)CRAMP
(5.8)

と表せる．CRAMPの温度依存性は小さく無視できるため，式 (5.8)より，動作周波数 fOUTの温

度依存性は，RPとRNの比率を適切に組み合わせて構成することで補正することができる．

ここで，図 5.3の RL1 と RL2 はクランプ抵抗として使用する．3章で説明した RTCは，ダイ

オード接続の nMOSFETトランジスタを用いて電流パスをクランプしていた．しかし，ダイオー

ド接続による電流パスのクランプは寄生容量が増大する点に課題がある．RTC用のクロック信号

の動作周波数は 32-kHzと低いため，寄生容量による影響は無視できる．一方で，システムクロッ

クが生成するクロック信号は 32-MHzと高周波のため，寄生容量による動作周波数への影響が大

きく，ダイオード接続による電流パスのクランプは適さない．そこで，提案回路は図 5.3に示すよ

うに，抵抗RL1とRL2を用いて電流パスをクランプした．クランプ抵抗がない場合，Qもしくは

QBは，リセットの際に VDDまで充電され，バイアス電流 IBの電流パスの損失原因になる．これ

は，ラッチ回路の応答遅延が大幅に増大し，動作周波数が劣化する要因になる．
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図 5.5: (a) 抵抗トリミング回路 (RTC)，(b) キャパシタトリミング回路 (CTC).

5.3.2 トリミング回路

式 (5.8)に示すように，動作周波数 fOUTが，RCの時定数によってのみ決定されることを述べ

た．しかし，fOUTはRCの製造ばらつきが生じた場合に周波数が変化する．このばらつきを補正

するために，抵抗とキャパシタのトリミング回路を実装した．

図5.5(a)に，抵抗トリミング回路を示す．抵抗トリミング回路は，ベース抵抗のRP,Base+RN,Base，

スイッチ，インバータ，そしてトリミング抵抗 (RP[i]と RN[i] (i = 0−5))により構成される．抵

抗値が同じで異なる温度係数を持つ抵抗 RP[i]とRN[i]を用いることで，抵抗トリミング回路は，

RCの時定数を変化することなく温度係数のみを制御することができる．

図 5.5(b)に，キャパシタトリミング回路を示す．この回路は，ベースキャパシタ CBase，スイッ

チ，そしてトリミングキャパシタ (C0 −C3)より構成される．キャパシタの温度依存性は小さく無

視できるため，キャパシタトリミング回路は，周波数の絶対値補正を行うことができる．

5.4 シミュレーション評価

5.2.1項で説明したように，CMCの応答遅延∆τ はクランプ抵抗RL1,2に依存する．CMCの応

答遅延∆τ を調べるために，0.18-µm CMOSスタンダードプロセスのパラメータを用いてクラン

プ抵抗RL1,2を変化させてシミュレーションにより評価した．図 5.6に，クランプ抵抗RL1,2と応

答遅延∆τ の関係を示す．電流パスのクランプ電圧は，クランプ抵抗 RL1, RL2の値とバイアス電

流 IBの積で決定する．したがって，RL1, RL2を設定することで，クランプ電圧は線形に制御可能

になり，電流モードコンパレータの応答遅延を小さくできる．図 5.6より，RL1, RL2が 40.7 kΩ に

設定することで，応答遅延∆τ による誤差を最小化可能なことがわかる．

提案する弛張発振器を上記と同様の 0.18-µm CMOSスタンダードプロセスを用いて設計し，RC

抽出した後にポストレイアウトシミュレーション評価を行った．目標の動作周波数は，32 MHzと

した．抵抗RP +RNとキャパシタ CRAMP(= CRAMP1 = CRAMP2)は，それぞれ 20.5 kΩと 546.1
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図 5.6: クランプ抵抗 RL1,2と CMCと応答遅延∆τ .

fFとした．クランプ抵抗は 43.7 kΩとした．

図 5.7に，起動時の動作波形を示す．電源電圧 VDDとして，1 nsの間に 0から 1.8 Vに上昇す

るように印加した．シミュレーション評価の結果，提案回路は 0.4 µsで起動した．図 5.8に，動作

周波数を時間軸にプロットしたグラフを示す．動作周波数は 1 µs以内で安定し，定常状態は 32.1

MHzで動作した．消費電力は，325.8 µWであった．

図5.9に起動エネルギー (Eoh: Energy over head)のシミュレーション結果を示す．Eohは，261.9

pJと非常に小さな値となった．

製造ばらつきによる動作周波数変動を確認するために，すべてトランジスタのグローバルとロー

カルばらつきを考慮したモンテカルロシミュレーションを 1,000回行うことで評価した．図 5.10

に，室温で 1.8 Vを印加した場合の動作周波数のヒストグラムを示す．動作周波数の平均は 32.2

MHzであり，分散は 0.25 MHzであった．製造ばらつきによる周波数変動は，0.79%となった．シ

ミュレーション評価より，提案回路が高速起動可能であり，製造ばらつきによる動作周波数の変

動に対して頑健な 32-MHzのクロック信号を実現できることを確認した．
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図 5.9: 起動エネルギーのシミュレーション結果.

0

50

100

150

200

250

300

350

31.40 31.60 31.80 32.00 32.20 32.40 32.60 32.80 33.00 33.20

µ = 32.23 MHz

σ = 0.25 MHz

σ/µ = 0.79%

Frequency [MHz]

O
c
c
u
rr

e
n
c
e

図 5.10: 動作周波数のモンテカルロシミュレーション結果 (1,000回).
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図 5.12: 動作周波数のヒストグラム (10チップ).

5.5 測定評価

提案する弛張発振回路を，シミュレーション評価と同じプロセスを用いて試作 ·評価を行った．図
5.11にチップ写真を示す．チップ面積は 0.09 mm2であった．抵抗RP，RNとキャパシタCRAMP(=

CRAMP1 = CRAMP2)の値は，デジタルコードを用いることで，それぞれ 5.7 < RP < 12.7 kΩ,

7.8 < RN < 14.8 kΩ, そして 476.1 < CRAMP < 618.1 fFまでトリミング可能な構成とした．製

造ばらつきによる動作周波数変動を確認するために，10チップの動作周波数を評価した．図 5.12

に，室温，電源電圧として 1.8 Vを印加し測定を行ったトリミング前後における動作周波数のヒ

ストグラムを示す．トリミング後の平均は 32.5 MHzであり，分散は 0.20 MHzであった．製造ば

らつきによる周波数変動は，0.62%となった．提案回路は 10チップの測定結果から，製造ばらつ

きによる影響が 1%以内の小さい動作周波数変動を達成した．
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図 5.13: 起動時の動作波形.

図 5.14: 定常時の動作波形.

図 5.13，5.14に，室温，電源電圧として 1.8 Vを印加した時の起動時と定常時の動作波形を示

す．起動時間は極めて高速で，1-µs以内であった．動作周波数は 32.6 MHz，消費電力は 300.6 µW

であった．
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図 5.17: 動作周波数の電源電圧依存性.

図 5.15に，電源電圧として 1.8 Vの 500 kHzのパルス信号を印加し，提案回路の間欠動作した

時の動作波形を示す．積極的に電源電圧を遮断した場合でも安定してクロック信号を生成してい

ることが確認できる．

図 5.16(a)に，電源電圧として 1.8 Vを印加し，温度を–20から 125 C̊ まで変化させた時の動作

周波数の温度特性を示す．温度依存性は，±0.38%であった．図 5.17(b)に，室温で，電源電圧を 1.6

から 2.0 Vまで変化させた時の動作周波数の電源電圧依存性を示す．電源電圧依存性は ±0.69%で

あった．提案回路は温度と電源電圧の変動に対して，±1%以内の小さな周波数変動を達成した．
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図 5.19: CTCによる動作周波数.

トリミング回路の動作を確認するために，デジタルコードを変化させた場合の動作周波数を評

価した．図 5.18に，抵抗トリミング回路のデジタルコードを変化させた場合の動作周波数の温度

依存性を示す．抵抗トリミング回路により，温度係数が変更可能なこと確認した．デジタルコード

を変化させることで，動作周波数の温度係数は±0.38–1.18%で変更可能であった．図 5.19に，室

温でキャパシタトリミング回路のデジタルコードを変化させた場合の動作周波数を示す．動作周

波数は，28.9–37.5 MHzで変更可能であった．
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図 5.20: ジッタの測定結果.

図 5.21: スペクトラムの測定結果.

図 5.20，5.21に，それぞれ短期的なノイズ成分を表わすジッタと周波数領域のスペクトラムの

測定結果を示す．RMSジッタは，1Mサンプル時に 66 psrmsとなった．スペクトラムの測定結果

より，32.6 MHzの周波数成分がピークを持つことがわかる．
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図 5.22: 位相ノイズの測定結果.

図 5.21の測定結果より，オフセット周波数を考慮することで，RF (Radio Frequency)で用いら

れる雑音指標の位相雑音を求めることができる．図 5.22に，スペクトラム解析の測定結果から求

めた位相雑音を示す．位相雑音は，オフセット周波数が 1, 10, 100 kHz，そして 1 MHzの場合で，

それぞれ–41.3, –42.7, –89.4, そして–103.2dBc/Hz となった．2.4 GHzの搬送波の場合は，±75

kHz以下 [13]の周波数ばらつき (31ppm = 75 kHz/ 25 GHz)に抑える必要があり，75 kHzのオ

フセット周波数において位相雑音は–175dBc/Hz程度が求められる．提案回路は，100 kHzのオフ

セット周波数において位相雑音は–89.4dBc/Hzであり，要求仕様と比較して粗いため，RF信号へ

の応用は困難である．しかし，提案回路は信号処理用途のクロック源のため問題にならない．

提案回路が生成するクロック信号を用いて ADC (Analog to Digital Converter) を間欠動作さ

せた場合に，クロック信号が持つ周波数雑音が ADCの性能にどの程度の影響が現われるかを考

える．SNR (Signal to Noise Ration)は ADCの性能指標であり，ADCの信号と雑音の比率を表

わす．SNRADCは量子化雑音と ADCの構成で決定し，SNRJitterはRMSジッタにより決定する．

SNRJitterは以下の式で表せる [14]．

SNRJitter = −20 log (∆trms2πfin) [dB] (5.9)

ここで，∆trmsはRMSジッタ，finは入力信号の周波数である．SNRADCと SNRJitterを考慮した
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図 5.23: 周波数雑音が ADCへ与える影響.

全体の SNRTotalは，以下の式で表せる [14]．

SNRTotal = −20 log

√

10

(

−SNRADC

10

)

+ 10

(

−SNRJitter

10

)

(5.10)

式 (5.9)，(5.10)より，RMSジッタによる ADCの性能への影響を見積もることができる．図 5.23

に，各 SNRADCにおける提案回路の RMSジッタ ( = 66 psrms)を考慮した SNRTotalの数値計算

の結果を示す．SNRADCが 75, 65 50dBの時，RMSジッタによりロールオフする周波数が，それ

ぞれ 0.45，1.35，そして 7.5 MHzとシフトしていることがわかる．提案回路のクロックを用いて

ADCを間欠動作させた場合は，SNRADCが 50dBの時，入力信号が 7.5 MHzまで対応できる．し

たがって，IoTデバイスのアプリケーションは十分な分解能を満足できることから，提案回路は信

号処理用途のクロック源として有用である．

表 1に，提案した弛張発振器と既存の発振器の性能比較を示す．提案回路は，フルオンチップ

搭載可能な構成で，小さい周波数変動，広い動作温度範囲，そして，今まで報告されている中で

最も早い起動を達成した．提案回路は間欠動作を行う VLSIシステムのクロック源として適して

いることを確認した．
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表 5.1: 性能諸元.

Ref. [3] [5] [6] [7] [8] [9] [10] [11] Prop.

Type X-tal Relax. Relax. Relax. Relax. Relax. Relax. Ring Relax.

Tech. (nm) 65 180 180 180 180 180 180 350 180

Area (mm2) 0.08 0.14 0.14 0.015 0.032 0.012 0.013 0.08 0.09

VDD (V) 1.68 1.9 - 3.0 1.4 - 1.9 1.4 - 2.0 1.7 - 1.9 0.6 - 1.1 1.5 - 3.6 1.8 - 3.0 1.6 - 2.0

T (̊ C ) –40 - 90 NA –40 - 125 –40 - 125 –40 - 125 –30 - 120 –40 - 85 –20 - 100 –20 - 125

fOUT (MHz) 24 2.02 25 10.5 14 12.77 32.8 30 32.6

Start-up time (µs) 64 NA 15∗ NA NA NA 5∗ 2.5∗ 1

Power (µW) 393 12 39.6∗ 219.8 43.2 56.2 16.6 180 300.6

FoM (µW/MHz)∗∗∗ 9.74 5.94 1.58∗ 14.95 1.7 4.88 0.01 3.33 9.22

∆fV/fOUT (%) NA ±0.06 ±0.2∗ ±0.13 ±0.16 ±0.01 ±0.27∗∗ ±2.4 ±0.69∗∗

∆fT/fOUT (%) NA NA ±0.18∗ ±1.13 ±0.19∗∗ ±0.4 ±0.84∗∗ ±0.6 ±0.38∗∗

σfCLK
/µfCLK

NA 5.62 NA NA NA <0.8 NA 2.7 0.62∗∗

Ext. signal X-tal No No No IBIAS No IBIAS No No

∗: シミュレーション結果, ∗∗: トリミング後の結果, ∗∗∗: FoM = Power/fOUT
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5.6 まとめ

本章では，信号処理用途に向けた高速起動可能な弛張発振回路を提案した．提案回路は，第 3，

4章で説明した電流比較型弛張発振回路の高速スイッチング動作を利用することで，高速起動かつ

高周波・高精度の動作周波数の生成を実現した．提案するオンチップ発振回路を 0.18-µm CMOS

プロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．測定結果より，提案回路は室温で 1.8 V印

加した場合において，32.6 MHzのクロックを生成した．起動時間は極めて早く，1 µs以内であっ

た．トリミング後の周波数変動は，0.62%を達成した．周波数雑音の測定結果より，提案回路が生

成するクロック信号を用いて ADCを間欠動作させた場合，SNRADCが 50dBの時，入力信号の帯

域は 7.5 MHzまで対応可能である．
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第6章 結論

本論文は，極めて低い電力で動作可能な IoT (Internet of Things)デバイスに向けた集積回路設

計技術に関する研究内容をまとめた．

第 2章では，広い負荷電流特性を持つフルオンチップスイッチトキャパシタ (SC: Switched Ca-

pacitor)型DC-DC(Direct Current to Direct Current) コンバータ電源回路を検討した．従来回路

は制御回路の消費電力を大幅に削減することで，高効率化を実現していた．しかし，応答遅延が

大きいため，負荷電流が増加すると制御回路の動作が困難になり，負荷電流範囲が狭くなる課題

があった．提案回路は負荷電流をモニタし，電荷伝送を担うクロック信号生成回路へ負帰還制御

する．負荷電流の負帰還制御を行うことで，提案回路はクロックの動作周波数を負荷電流の変化

に対して適応的に制御可能になり，電力変換効率の負荷電流特性を改善した．提案するフルオン

チップ SC型DC-DCコンバータを 0.13-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を

行った．提案回路は，入力電圧 3.0 Vを与えた時，出力電圧 1.0 Vを生成した．電力変換効率の負

荷電流特性は，0.8–100 µAの範囲で 60%の効率を達成した．提案回路は，超低電力 IoTデバイス

のパワーマネジメント回路に有用であることを示した．

第 3章では，時間計測用途に向けた超低消費電力動作可能な弛張発振回路を検討した．弛張発

振回路はオンチップ搭載可能なクロック源であり，コンパレータを用いて信号比較を行うことで

動作周波数を生成する．しかし，動作周波数の精度はコンパレータの非理想要因により劣化する

課題があった．従来回路はコンパレータの応答遅延に対してオートゼロ技術による補正を行うこ

とで，低電力・高精度な動作周波数を実現している．しかし，補正回路の消費電力が増大し，発

振回路全体の消費電力が依然として高い点に課題があった．提案回路では，コンパレータの動作

モードを，従来の電圧比較型から電流比較型へ変更することで超低消費電力動作を実現した．提

案するオンチップ発振回路を 0.18-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．

電源電圧 0.85 Vを印加した時，提案回路の消費電力は 54.2 nW，動作周波数は 32.7 kHz，そして

エネルギー効率を表わす FoM (Figure of Merit)は 1.66 nW/kHzであった．動作周波数の温度係

数と電源電圧依存性は，それぞれ ±0.6%と ±0.44%であった．提案回路が IoTデバイスの超低電

力RTCに有用であることを示した．

第 4章では，実装面積の削減に向けた抵抗レス弛張発振回路を検討した．オンチップ発振回路の

消費電力と抵抗にはトレードオフの関係がある．抵抗を大きく設計してバイアス電流を低電流化

することで消費電力の削減は可能であるが，実装面積が増大する課題があった．提案回路は，上記

で説明した電流比較型オンチップ発振回路を基本とし，抵抗を用いないバイアス電流源を組み込

むことで，実装面積の削減と超低消費電力動作の両立を実現した．提案するオンチップ発振回路

を 65-nm CMOSプロセスを用いて設計し，ポストレイアウトシミュレーション評価を行った．提

案回路の面積は 0.022 mm2，動作周波数は 32.5 kHz，消費電力は 271 nWであった．動作周波数

の温度係数と電源電圧依存性は，それぞれ ±0.83%と±0.14%であった．モンテカルロ解析による
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シミュレーション評価では，動作周波数の平均値は 32.3 kHz，分散は 0.6 kHz，そして変動係数は

1.9%であった．提案回路が IoTデバイスの超低電力で小面積な RTC に有用であることを示した．

第 5章では，信号処理用途に向けた高速起動可能な弛張発振回路を検討した．従来回路では，シ

ステムクロックに向けてオペアンプを用いた PLL (Phase Locked Loop)方式のリング発振回路や

補正機構を搭載した弛張発振回路が報告されている．しかし，これらの方式はフィードバックルー

プの安定に時間が必要なため高速起動が困難な課題があった．提案回路は，RTCの電流比較型の

回路構成を採用することで高速起動を実現した．提案する高速起動可能なオンチップ発振回路を

0.18-µm CMOSプロセスを用いてチップ試作し，測定評価を行った．提案回路は 1 µs以内の高速

起動を行い，動作周波数は 32.6 MHzであった．動作周波数の温度係数と電源電圧依存性は，それ

ぞれ±0.38%と±0.69%であった．提案回路が，IoTデバイスの信号処理回路ブロックの間欠動作

に向けた高速起動を特徴としたシステムクロックに有用であることを示した．

本論文では，IoTデバイスの超低消費電力動作に向けた電源電圧の低電圧化と間欠動作技術に

必要な電源回路と弛張発振回路の仕様や課題点について説明し，これらを解決する手法を提案し

た．シミュレーション評価と試作チップの測定評価結果から，提案した集積回路設計技術が IoT

デバイスの超低電力化に有用であることを示した．本研究における成果が，集積回路エレクトロ

ニクスの持続可能な発展に貢献することを期待する．
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