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VLSI配線の伝送線路特性を考慮した駆動力決定手法

土 谷 亮† 橋 本 昌 宜† 小野寺 秀俊†

本稿では，伝送線路特性を持つ VLSI 配線を駆動するドライバ駆動力決定手法を提案する．回路
規模の増大・動作周波数の高速化により，長距離配線におけるインダクタンスの影響が重要となって
いる．インダクタンスの影響が強い配線では伝送線路の特性を考慮する必要がある．VLSI 配線では
配線抵抗が無視できないため，抵抗による損失を考慮しなければならない．損失を考慮しなければ，
信号の減衰によって十分な電圧を伝搬させることができない可能性がある．提案手法は損失を考慮し
て必要十分なドライバ駆動力を決定する．提案手法により，信号を電磁波の速度で伝搬できることを
0.18 µm–0.10 µmプロセスでの回路シミュレーションによって確認した．

Driver Sizing for High-performace Interconnects
Considering Transmission-line Effects
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In this paper, we propose a method for sizing CMOS gates that drive a long fat inter-
connect. In VDSM technologies, inductance of a long fat interconnect is significant, and
transmission-line effects have to be considered. The loss property, which is a characteristic
of transmission-lines in VLSIs, is important because the propagation wave attenuates below
logical threshold voltage. The proposed method resizes a driver considering the effects of
lossy transmission-lines, such as reflection, attenuation. We experimentally verify that our
method can realize the signal propagation at the velocity of electromagnetic wave without
deteriorating waveform in 0.18 µm–0.10 µm processes.

1. 序 論

近年の集積回路技術の向上により，回路動作の高速

化・回路の大規模化が進んでいる．大規模で高速な回

路を設計するうえで重要となってきたのが配線の性能

である．長距離配線上で高速に信号伝搬を行おうとす

ると，従来無視できたインダクタンスの影響が顕著と

なる．インダクタンスの影響により伝送線路の特性が

強くなると，これまでの RC 集中定数回路モデルで

VLSI配線を取り扱うことはできない．伝送線路では

信号が電磁波として伝搬するため波の反射などを考慮

にいれなければならない1)．従来の RCモデルでは，

一般的に駆動力の大きなドライバを用いることによっ

て回路動作を高速化することができた．しかし，伝送

線路では駆動力の大きなドライバを用いると線路に入

射される電圧波が大きくなり，電圧波形が乱れる可能

性がある．
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本稿では伝送線路特性を示す高性能配線を駆動する

ためのドライバ駆動力決定手法を提案する．伝送線路

の特性を考慮したゲート幅決定手法はこれまでにも提

案されている2)∼5)．VLSI配線では配線の損失を考慮

し，リンギングなどの問題についても考慮して設計を

行う必要がある．リンギングが発生すると回路の動作

に悪影響を及ぼすことがある2)．リンギングを発生さ

せないためには，損失のある伝送線路においても近端

でインピーダンス整合をとればよい5)．しかし，VLSI

配線では損失の影響が大きく，伝搬する波が減衰する．

したがって，近端でインピーダンス整合がとれていて

も，遠端に十分な電圧が到達するとは限らない．信号

を次段のゲートに伝搬するためには，遠端の電圧が

ゲートの論理閾値を超えなければならない．遠端に電

磁波が到達した時点で遠端の電圧が十分な電圧まで立

ち上がれば，信号を電磁波が伝搬する速度で伝搬する

ことができる．提案手法では，損失による減衰を補い，

遠端の電圧を論理閾値まで立ち上げることができる駆

動力を決定する．遠端の立ち上がりを十分な電圧とす

るため，提案手法ではインピーダンス整合のとれたド

1338



Vol. 43 No. 5 VLSI 配線の伝送線路特性を考慮した駆動力決定手法 1339

ライバよりも強いドライバを用いる．このとき，近端

ではインピーダンス整合がとれていないため，電磁波

の反射が発生する．本稿では近端がインピーダンス整

合されていない場合に発生するオーバーシュート，ア

ンダーシュート，リンギングについて議論する．リン

ギングなどを抑える方法を示し，実用上問題ない程度

のリンギングに抑えられることを示す．提案手法を用

いることにより，リンギングなどの問題を起こすこと

なく信号を電磁波の速度で伝搬することが可能となる．

2. VLSI配線モデル

本稿で取り扱う配線のモデルについて議論する．従

来 VLSI 配線は抵抗と容量による集中定数回路とし

て取り扱われてきた．しかし，配線を通る信号の周波

数が高くなるにつれてインダクタンスの影響が増大

する．また，配線長が長くなることでインダクタンス

の値自体も増加する．さらに，配線材料の変更などに

よって配線抵抗が低下すると相対的にインダクタンス

の影響は大きくなる6)．したがって，高速かつ長距離

の信号伝送を行うために断面積を大きくした配線を従

来の RCモデルで扱うことはできない．このため，本

稿では配線を図 1のようなモデルで扱う．配線のドラ

イバ側の端を近端（near-end），その反対の端を遠端

（ far-end）と呼ぶ．

図 1 のモデルを用いることにより，RCモデルでは

考慮できない伝送線路としての現象を取り扱うことが

できる．回路シミュレーションにおいて RCモデルを

用いた場合と RLCモデルを用いた場合の違いの一例

を図 2 に示す．RLCモデルを用いた場合には信号は

電磁波として伝搬するため，反射によって電圧は階段

状に変化する．また，反射によるオーバーシュート，

アンダーシュート，リンギングなどの現象が発生する．

図 1に示すような配線の特性を決定するのは配線の

抵抗，インダクタンス，容量である．本稿では配線の

抵抗，インダクタンス，容量の値は電磁界解析によっ

て抽出した．配線構造はたとえば図 3のように信号配

線とグラウンド配線が隣接した配線構造を用いた．配

線の幅，厚さ，隣接配線との間隔，上下方向の間隔など

は ITRSロードマップ7) の 0.18µm–0.10µmプロセ

スの値，および，ある 0.13µmプロセスの値を用いた．

前述のとおり，伝送線路特性の影響はグローバル配線

のように断面積が大きい配線で顕著である．したがっ

て，本稿では多層配線構造における最上位層の配線に

関して議論する．例として，0.13µmプロセスでは配

線幅 1.6µm，配線厚さ 1.0µmである．抵抗やインダ

クタンスの値は周波数に依存するため抽出に際して周

Driver near-end far-end

図 1 VLSI 配線の RLC モデル
Fig. 1 RLC-model of VLSI interconnects.
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図 2 RC モデルと RLC モデルでの電圧波形の比較（0.13 µmプ
ロセス，特性インピーダンス 114 Ω，配線長 5 mm，pMOS・
nMOS W/L = 716.8）

Fig. 2 Waveform difference between RC-model and RLC-

model (0.13 µm process, characteristic impedance

114 Ω, wire length 5mm, pMOS and nMOS W/L =

718.8).

Signal line Ground line Orthogonal layer

図 3 R，L，C 抽出用配線構造
Fig. 3 Interconnect structure for R, L and C extraction.

波数を決定する必要がある．文献 6)より，台形パル

スに含まれる周波数成分を実効周波数 fsig = 0.34/tr

で代表させた．tr は入力パルスの立ち上がり時間であ

る．立ち上がり時間は 0.13µmプロセスにおけるファ

ンインおよびファンアウト 1のリングオシレータでの

波形の立ち上がり時間を回路シミュレーションによっ

て測定し，tr = 30psとした．そのときの実効周波数

は 11GHzである．また，本稿の回路シミュレーショ

ンではMOSのパラメータとして ITRSに準拠したパ

ラメータ8) を用いた．文献 8)のモデルは電流電圧特

性が ITRS の値と一致するように作成されたもので

ある．
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3. 伝送線路の駆動力決定手法

本章ではドライバ等価抵抗を定義し，有損失線路に

おけるドライバ駆動力決定手法を述べる．簡単のため，

まず無損失線路における等価抵抗を用いたドライバ駆

動力決定手法を説明する．その後，実際の VLSI配線

の性質である有損失線路について議論する．損失によ

る減衰を考慮したうえで，電磁波が遠端に到達した時

点で遠端電圧を十分な電圧まで立ち上げるための駆動

力決定手法を提案する．

3.1 伝送線路の基本特性

本節では以降の議論のため伝送線路の基本的な特性

について説明する．伝送線路の特性を表す重要なパラ

メータが特性インピーダンス Z0 である．無損失線路

の特性インピーダンスは，配線のインダクタンス Lと

容量 C を用いて Z0 =
√

L/C で表される．図 4 に

示すようにドライバが等価的にインピーダンス R で

表されるとする．ドライバに大きさ Vdd の信号が入

力されたとき，線路の近端に入力される電圧 V は信

号の大きさ Vdd がドライバの抵抗 R と線路の特性イ

ンピーダンス Z0 で分圧され

V =
Z0

Z0 +R
Vdd, (1)

で表される9)．V は線路へ入射される電圧の大きさを

表している．したがって，ドライバ駆動力を変化させ

R を調整することで入射電圧を制御することができ

る．図 4 の遠端における電磁波の反射は特性インピー

ダンス Z0 と負荷のインピーダンス ZL によって決ま

る．遠端で反射する電圧 Vr は遠端に入射した電圧 Vi

を用いて

Vr =
ZL − Z0

ZL + Z0
Vi, (2)

で表される．Z0 と ZL が等しい状態がインピーダン

ス整合であり，このとき反射波は 0となる．また，近

端でインピーダンス整合をとった場合 R = Z0 とな

り，線路に入射される電圧は Vdd/2 となる．

CMOS回路では，ZL はトランジスタのゲート容量

となる．CMOSのゲート容量は小さいため，遠端は

開放端と見なすことができる．開放端では ZL = ∞

R near-end far-end

Z0 ZL

図 4 伝送線路のモデル
Fig. 4 The model of transmission-line.

であり，反射波 Vr は入射した電圧波 Vi に等しい．つ

まり，遠端開放の線路においては遠端の立ち上がり電

圧は遠端に入射した電圧の 2倍となる．たとえば遠端

に Vdd/2 の電圧が入射された場合，入射波 Vdd/2 と

反射波 Vdd/2 の和 Vdd が遠端の立ち上がり電圧とな

る．以降の議論では負荷 ZL として CMOS インバー

タ（W/L = 11.2）を用いる．負荷となるインバータ

のゲート容量は約 5 fFであり，開放端と見なすことが

できる．

3.2 ドライバ等価抵抗モデル

非線型の CMOSゲートを線形抵抗に置き換えて評

価する手法は広く用いられており，等価抵抗のモデル

はいくつか提案されている．ドライバの出力抵抗を評

価する方法の 1つとして，容量負荷への充放電時間と

時定数 RC が等しくなるように抵抗値を求める方法

がある10)．この方法で求めた等価抵抗は従来の RC遅

延の評価などには有効である．しかし，電圧の変化が

指数関数的に 0–Vdd の間を変化することを仮定してい

るため，電圧の変化が階段状になる伝送線路の特性イ

ンピーダンスと比較する必要がある本手法では不適切

である．例として，ドライバの等価抵抗を文献 10)の

方法で求めることとし，その値が線路の特性インピー

ダンスと等しくなるようドライバのゲート幅を調整し

た回路における近端と遠端での電圧波形を図 5 に示

す．用いた配線は特性インピーダンス 83.8Ω，配線長

5mmの無損失伝送線路とし，立ち上がり・立ち下が

りともにドライバの等価抵抗と線路の特性インピーダ

ンスが等しくなるようにドライバのゲート幅を調整し

た．インピーダンス整合がとれていれば，線路に入射
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図 5 文献 10) によるドライバ等価抵抗によってゲート幅を調整
した場合の電圧波形（0.13 µmプロセス，特性インピーダン
ス 83.8Ω，配線長 5mm，pMOS W/L = 442.4，nMOS

W/L = 158.2）
Fig. 5 Result of impedance matching based on the driver

modeling of Ref. 10) (0.13 µm process, character-

istic impedance 83.8Ω, wire length 5mm, pMOS

W/L = 442.4, nMOS W/L = 158.2).
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する電圧は Vdd/2 = 0.6Vであるはずである．しか

し，図 5における近端電圧は立ち上がり時に 0Vから

0.7Vに，立ち下がり時に 1.2Vから 0.5Vに変化し

ている．したがって，線路に入射する電圧は 0.7Vで

ある．この結果遠端電圧の立ち上がりは 1.4Vとなっ

ており，インピーダンス整合時の 1.2Vよりも大きく

なっている．この手法では等価抵抗を大きく見積もり

すぎており，インピーダンス整合を正確にとることは

できない．

提案手法では CMOSの等価抵抗をドレイン電圧と

ドレイン電流から求める．ゲート–ソース間電圧を Vdd

としたときのドレイン電流 Id とドレイン電圧 Vd を

用いて，基準となるゲート幅 w0 のトランジスタの等

価抵抗 Req0 を

Req0(Vd) =
Vd

Id
, (3)

で定義する．Id は Vd の関数であるから，Req0 は Vd

の関数である．ここで，トランジスタのゲート幅が ws

倍された場合は電流特性も ws 倍されると仮定する．

この仮定は狭チャネル効果などの影響がでない領域，

つまり (チャネル幅 W )/(チャネル長 L)が十分大き

い領域で妥当である．本手法が対象とする線路は主に

上位配線であり，駆動には比較的駆動力の大きなドラ

イバが用いられる．したがって W/Lは十分に大きい

と仮定できる．ゲート幅が ws × w0 のトランジスタ

の等価抵抗 Req は

Req =
Req0

ws
, (4)

で表すことができる．この抵抗をゲートの等価抵抗と

して用いる．この手法を用いることにより，ゲート幅

w0 での評価 Req0 から，ゲート幅が異なるトランジ

スタの等価抵抗を評価することができる．

3.3 無損失線路におけるドライバ駆動力決定手法

無損失線路においては，インピーダンス整合をとる

ことでリンギングなどを発生させることなく信号伝送

が可能となる2)．近端でインピーダンス整合がとられ

た場合，近端に入射する電圧は Vdd/2 である．電磁

波は減衰することなく遠端に到達し，遠端の立ち上が

りは Vdd となる．また，遠端から反射波が近端に到

達しても近端では反射は発生しない．本節では，前節

で提案した等価抵抗モデルを用いてインピーダンス整

合をとる方法を説明する．

この等価抵抗の値はソース–ドレイン間電圧 Vd に

よって異なるため，まず Vd を決定しなければならな

い．線路の特性インピーダンスを Z0 とし，ゲート幅

ws ×w0 のドライバへの入力が電源電圧 Vdd から 0V
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図 6 式 (6)によってゲート幅を調整した場合の電圧波形（0.13 µm

プロセス，特性インピーダンス 83.8Ω，配線長 5mm，pMOS

W/L = 345.4，nMOS W/L = 142.5）
Fig. 6 Result of impedance matching by Eq. (6) (0.13 µm

process, characteristic impedance 83.8Ω, wire

length 5 mm, pMOS W/L = 345.4, nMOS W/L =

142.5).

に立ち下がった場合について考える．このときドライ

バ内では pMOSが動作し，ドライバの出力は 0Vか

ら Vdd 立ち上がろうとする．その結果，ドライバの出

力が Vnear まで立ち上がったとすると nMOSのソー

ス–ドレイン間にかかる電圧 Vd は Vnear である．一

方，ドライバを抵抗と考えた場合，ドライバへの入力

は等価抵抗と特性インピーダンスで分圧される．よっ

て，Vnear と Vdd の間には

Vnear =
Z0

Req0/ws + Z0
Vdd, (5)

が成り立つ．これを ws について解くと

ws =
VnearReq0

(Vdd − Vnear)Z0
, (6)

を得る．つまり，伝送線路近端に入射したい電圧 Vnear

を決めればドライバのゲート幅を決めることができる．

たとえば 3.1 節で述べたように，インピーダンス整合

がとれている状態では Vnear = Vdd/2 である．した

がって，近端をインピーダンス整合させるためのゲー

ト幅は Vnear = Vdd/2 とすることで求められる．提

案手法では基準となる電流電圧特性を 1度求めるだけ

で異なるゲート幅のドライバの等価抵抗を容易に求め

ることができる．この方法で図 5 と同様の配線に対

してインピーダンス整合をとった結果を図 6 に示す．

図 6 より近端に入射する電圧の大きさは約 0.6Vであ

り，提案手法では図 5と比較して高い精度でインピー

ダンス整合がとれている．

3.4 損失のある線路への適用

前節の議論より，伝送線路をドライバで駆動する場

合，線路に Vnear の電圧を入射させるためにはドライ

バのゲート幅を式 (6)より決定すればよい．本節では，
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この手法を損失のある伝送線路に対して適用する．配

線が損失を含む場合，伝搬する信号は損失によって減

衰する．したがって，この損失を補う分だけ高い電圧

を近端に入射する必要がある．信号伝搬を行うには，

遠端の電圧が論理閾値を超えればよい．損失の影響が

強くなると，図 7 に示すように電磁波の入射後も電

圧が緩やかに変化し続ける．そのため，遠端での立ち

上がり電圧は Vdd よりも低く設定する方がよい．遠

端の立ち上がり電圧を r × Vdd (0 < r ≤ 1) とする．

パラメータ r の適切な決定方法については後の 4 章

で述べる．

有損失線路において次段入力立ち上がりを r × Vdd

にするには，配線を伝搬する間に減衰した結果 rVdd/2

になるように入射電圧を調整すればよい．電磁波は減

衰定数 α に従い指数関数的に減衰する．この減衰定

数 α は文献 9)より

α =

√
1

2

(√
(R2 + ω2L2)ω2C2 − ω2LC

)
,

(7)

で与えられる．αを用いると伝送線路の入射電圧 Vnear

と次段入力まで伝搬する電圧 Vfar は

Vfar = Vneare
−αl, (8)

の関係にある．したがって，遠端に到達する電圧を

Vfar = rVdd/2 とするためには Vnear は

Vnear =
rVdd

2e−αl
, (9)

であればよい．式 (6)と式 (9)より Vnear を消去する

と，損失のある配線を駆動するために必要な駆動力は

ws =
rReq0

(2e−αl − r)Z0
, (10)

で与えられる．式 (10)を用い，遠端を rVdd まで立
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図 8 提案手法の有損失線路への適用結果（0.13 µmプロセス，特性イ
ンピーダンス 86.2Ω，配線長 5mm，pMOS W/L = 369.3，
nMOS W/L = 149.7）

Fig. 8 Result of gate sizing for a lossy transmission-line

(0.13 µm process, characteristic impedance 86.2Ω,

wire length 5mm, pMOS W/L = 369.3, nMOS

W/L = 149.7).
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Fig. 9 Result of gate sizing for a lossy transmission-line

in 0.10 µm process (0.10 µm process, characteristic

impedance 76.5Ω, wire length 5mm, pMOS W/L =

919.2, nMOS W/L = 421.5).

ち上げるための駆動力を決定することができる．

提案手法によるドライバ駆動力調整の例を示す．こ

こでは，一例として次段ゲートに信号を伝達するのに

必要な遠端の電圧を Vdd の 70%（r = 0.7）に設定し

たとする．Vdd の 70%という値は次段の論理閾値に余

裕を加えた値である．この場合，遠端に入射する電圧

Vfar は Vdd の 35%となればよい．以上の条件でドラ

イバ駆動力を決定した．結果の電圧波形を図 8 に示

す．また，0.10µmプロセスにおける結果を図 9に示

す．図より，遠端電圧は 1回目の立ち上がりで電源電

圧の 70%を超えており，電磁波が近端に入射してから

遠端に到達するまでの時間で信号を次段のゲートに伝
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達できる．すなわち，信号を電磁波の速度で伝搬する

ことができる．また，他の 0.18µmから 0.10µmの

プロセスにおいても同様の結果が得られた．

4. 波形乱れの低減

提案手法では損失による信号の減衰を補うため，近

端でインピーダンス整合を正確にはとらない．近端

でインピーダンス整合がとれていない場合，信号は線

路両端で反射を繰り返しながら小さくなる．その際，

反射する波が大きければオーバーシュート，アンダー

シュート，リンギングなどを発生する可能性がある．

以上のような問題を発生させることなく，かつ十分な

大きさの電圧を遠端に到達させるためには遠端の立ち

上がり電圧 rVdd を適切な値に設定する必要がある．

リンギングなどを発生させない条件は近端でインピー

ダンス整合をとることである5)．しかし，インピーダ

ンス整合のとれたドライバ駆動力では減衰によって遠

端立ち上がり電圧が小さくなるおそれがある．本章で

は，3.4 節で導入した r に対するオーバーシュート，

アンダーシュート，リンギングなどの大きさを解析的

に導出し，r を適切に決定する方法について説明する．

4.1 減衰による立ち上がり電圧への制約

3.4 節で説明したとおり，遠端を rVdd まで立ち上

げるためには近端に式 (9) で表される電圧を入射し

なければならない．しかし，近端に電源電圧 Vdd を

超える電圧を入射することは不可能である．つまり，

Vnear < Vdd であるから，式 (9)より

r < 2e−αl, (11)

でなければならない．式 (11)は減衰がある場合の遠

端立ち上がり電圧の最大値を規定する．以降，前提条

件として式 (11)の満たされる領域で議論を行う．式

(11)の条件を満たさない場合はリピータの挿入などに

よって配線長を短くする必要がある．

4.2 近端における反射波の低減

リンギングの発生原因の 1 つが近端での反射であ

る．近端での反射が大きいと電磁波が線路両端で反射

を繰り返し，リンギングを引き起こす可能性がある．

立ち上がり・立ち下がりの後に線路上に残る電磁波の

振幅が十分に小さくなる条件を求める．線路上を伝搬

する電磁波は線路両端での反射と線路の損失による減

衰によって次第に 0に近づく．反射による電圧の変化

は減衰項 n = e−αl と反射係数 Γ によって表される．

遠端は開放終端であるから，入射した電磁波の電圧は

そのままの大きさで反射する．一方近端にはドライバ

が接続されているから，入射電圧 V に対して反射す

る電圧は ΓV である．ここで Γは反射係数と呼ばれ，

Γ = (Req −Z0)/(Req+Z0)で表される．また，電磁

波が線路を伝搬する過程で電磁波の大きさは e−αl 倍

に減衰する（式 (8)）．

電磁波が入射されて最初に遠端に到達して起こる反

射を遠端での 1回目の反射，遠端で反射した電磁波が

最初に近端に到達して発生する反射を近端での 1回目

の反射とする．以上より，i 回目の反射の際に近端で

反射する電圧，遠端で反射する電圧を電源電圧で正規

化したものをそれぞれ V
(i)
near，V

(i)
far とすると，{

V
(i)
near = n2i−1Γir/2

V
(i)
far = n2(i−1)Γi−1r/2

, (12)

である．ただし，n = e−αl である．近端電圧の変化

によってドライバ等価抵抗が変化すれば反射係数 Γも

変化するが，ここでは

Γ =
Req − Z0

Req + Z0
, (13)

で一定であると仮定する．ここで，式 (5)と式 (9)より

Z0

Req + Z0
n =

r

2
, (14)

が成り立つ．すると式 (13)と式 (14)より Γ は

Γ = 1− 2 Z0

Req + Z0
= 1− 2 r

2n
= 1− r

n
, (15)

と変形できる．式 (15) より明らかなように，r = n

のとき近端がインピーダンス整合となり，反射が 0と

なる．V
(i)
near，V

(i)
far は i，n，r を用いて{

V
(i)
near = n2i−1 (1− r/n)i r/2

V
(i)
far = n2(i−1) (1− r/n)i−1 r/2

, (16)

と表される．

nと rを変化させて V
(1)
near の変化を評価した．V

(1)
near

は入射後遠端で反射して戻ってきた電磁波が近端で反

射した際の電圧の大きさである．この V
(1)
near が十分

小さければリンギングなどの問題は発生しない．信号

を伝搬するには少なくとも次段の入力は電源電圧の

50%まで立ち上がる必要がある．したがって，電源電

圧で正規化した遠端立ち上がり電圧 r は 0.5 < r ≤ 1
の範囲を考える．r を変化させた場合の n に対する

反射電圧 V
(1)
near の大きさを図 10 に示す．図 10 にお

いて V
(1)
near が 0であれば反射波が発生しない．V

(1)
near

の値が正であれば，正の電圧を持つ反射波が発生し，

負であれば負の電圧を持つ反射波が発生する．反射電

圧の大きさは V
(1)
near の絶対値であるから，反射電圧の

大きさは r = 0.5，n = 1 のとき最大となり，電源電

圧の 25%である．しかし，r を n に合わせて調整す
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図 10 近端における反射波の大きさ（電源電圧で正規化，i = 1）
Fig. 10 Normalized voltage magnitude of the wave which

reflects at near-end (normalized by the supply volt-

age, i = 1).

ることで反射波の大きさは低減可能である．配線構造

と配線長が決定すると，減衰 n は変化させることが

できない．これに対して，遠端の立ち上がり電圧 r は

変更可能である．式 (15)および図 10から，r = nと

すれば近端整合によって反射波は 0となる．設計の制

約上 r を n よりも大きくしなければならない場合で

も，r を nに近い値に設定することで近端での反射を

小さくすることができる．例として，許された r の最

小値 rmin = 0.7 とした場合の n と反射波の大きさの

関係を図 10に実線で示す．n ≥ rmin であれば r = n

とすることで反射波は 0となる．また，n < rmin に

おいても r = rmin とすることで反射波を最小に抑え

ることができる．以上より，r を調整することによっ

て近端での反射波の大きさは電源電圧の約 10%以下

に抑えることができる．

4.3 抵抗成分による電圧変動の影響

前節での議論より，r を n に従って調整すること

で近端での反射波を低減することができる．しかし，

図 7 でも述べたとおり損失のある線路では特性イン

ピーダンスの周波数依存性によって電圧が緩やかに変

化し続ける．よって，立ち上がり電圧が電源電圧に近

い場合にはこの効果によって遠端電圧が電源電圧を超

える可能性がある．本節では，この電圧の変化によっ

て遠端電圧が電源電圧を超過しないための条件につい

て議論する．

損失のある伝送線路の特性インピーダンスは線路の

抵抗 R，コンダクタンス G，インダクタンス L，容

量 C を用いて以下の式で表される9)．

Z0 =

√
R+ jωL

G+ jωC
. (17)

VLSI配線ではコンダクタンス Gは 0とおける．こ

のとき特性インピーダンスは周波数が低いほど高くな

り，ω = 0 において Z0 → ∞ となる．このため，信

号の周波数成分の変化によって近端に入射される電圧

が変化する．時刻 t = 0に線路近端に信号が入射され

たとして，入射された信号が遠端で反射して戻ってく

る t = 2l/v までの電圧の変化を解析的に求める．た

だし lは線路長，v は電磁波の速度である．R，L，C

からなる線路のステップ応答は，ステップの大きさを

Vdd とすると

Vnear = Vdd

[
Z0

Req + Z0
+

Req

Req + Z0

×
{
1− exp

(
− Z0

Req + Z0

R

2L
t

)}]
, (18)

で表される11)．式 (18)は 2つの成分の和である．第

1 項の Z0/(Req + Z0) が無損失線路における立ち上

がり電圧に等しく，第 2項が損失によって変化する電

圧である．

遠端の電圧は減衰を考慮しなければならないため厳

密な解析式を求めるのは困難である．よって，近似的

に解析式を求める．式 (7)より，減衰定数 αも周波数

に依存し，周波数が低くなるほど 0に近づく．式 (18)

の第 1 項に対して第 2 項は時間に対して電圧が緩や

かに変化する．したがって，式 (18)の第 2項は含ま

れる周波数成分が低い．このため，第 1項と第 2項で

は減衰の様子が異なる．第 2項に対する減衰定数が 0

に近似可能であるとすると，遠端での電圧は電磁波が

遠端に到達する t = l/v から遠端で反射した波が近端

で反射して戻ってくる t = 3l/v の間において

Vfar � 2Vdd

[
Z0

Req + Z0
e−αl +

Req

Req + Z0

×
{
1− exp

(
− Z0

Req + Z0

R

2L

(
t − l

v

))}]
,

(19)

となる．式 (18)および式 (19)による近端・遠端の電

圧波形の解析と回路シミュレーションの比較を行った．

回路シミュレーションではドライバへの入力はステッ

プ入力ではなく，遷移時間 30 psの台形パルスである．

比較にあたって，式 (18)および式 (19)による解析に

おいてステップ入力が入力される時刻は，回路シミュ

レーションにおける入力が遷移し終わった時刻（30 ps）

とした．式 (18)および式 (19)による解析結果と回路

シミュレーションの比較を図 11 に示す．図 11 では

近端の結果は入力が加わってから電磁波が遠端で反射

して戻ってくるまで，遠端の結果は電磁波が遠端に到

達してから反射波が近端で反射して戻ってくるまでを

示している．図 11 より式 (18)および式 (19)による
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図 11 有損失線路における式 (18) による波形解析と回路シミュ
レーションの比較（0.13 µmプロセス，特性インピーダンス
86.2Ω，配線長 5mm，pMOS W/L = 369.3，nMOS

W/L = 149.7）
Fig. 11 Waveform comparison between Eq. (18) and cir-

cuit simulation result on lossy transmission-line

(0.13 µm process, characteristic impedance 86.2 Ω,

wire length 5mm, pMOS W/L = 369.3, nMOS

W/L = 149.7).

解析結果は妥当である．

ドライバへ与えられる入力信号が変化する時間間隔

は電磁波が線路を往復する時間よりも長いとする．式

(19)を変形し，n と r で表すことを考える．式 (19)

第 2項による電圧の変化は時間とともに単調増加する．

したがって，遠端において第 2項による電圧の変化は

次に電磁波が遠端に入射されるまで増大し続ける．第

2 項による電圧の変化が遠端で最大となる時刻 tmax

は

tmax =
3l

v
. (20)

である．以上より，4.2 節と同様にして Req，Z0 を

r，n で書き換えると，時刻 tmax において式 (19)は

Vfar = 2Vdd

[
r

2n
e−αl +

(
1− r

2n

)
×

{
1− exp

(
− r

2n

R

2L

2l

v

)}]
, (21)

と変形できる．ここで，電磁波の速度は v = 1/
√

LC

で表される9)．したがって第 2項の指数部分は

− r

2n

R

2L

2l

v
= − r

n

R

2
√

L/C
l, (22)

となる．ここで，Z0 �
√

L/C と近似できるとする．

exp(−Rl/2Z0) = exp(−αl) = nであるから，式 (21)

は r と n によって

Vfar = 2Vdd

{
r

2
+

(
1− r

2n

)(
1− nr/n

)}
,

(23)

と表される．よって，時刻 tmax における遠端の電圧

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4

0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

no
rm

al
iz

ed
 v

ol
ta

ge

attenuation, n

r=0.5

r=1.0

r=0.6
r=0.7

r=0.8
r=0.9

V f
ar’

図 12 遠端における変動後の電圧 V ′
far の大きさ（電源電圧で正

規化）
Fig. 12 Voltage at the far-end after the voltage shift

(normalized by the supply voltage).

V ′
far は式 (19)より電源電圧で正規化して

V ′
far =

{
r +

(
2− r

n

)(
1− nr/n

)}
, (24)

である．nに対する V ′
far を図 12に示す．式 (24)およ

び図 12 より明らかなように，r = n のとき Vfar = 1

である．つまり，r = n のとき tmax 後の遠端電圧

V ′
far = Vdd となる．また，r = n のとき近端整合であ

るから近端からの反射波はなく，遠端電圧は電源電圧

に落ち着く．したがって，電圧の変動を考慮した場合，

r の最適値は r = nである．図 12より r > nのとき，

tmax 後の遠端電圧 V ′
far が電源電圧よりも高くなるこ

とがある．この電圧超過の大きさは r = 1.0 のとき最

大で電源電圧の 23%である．しかしながら，たとえば

r = 0.8 と設定することにより最大でも 12.9%に抑え

ることができる．r ≤ 0.7 とすれば 10%以下となる．

4.4 提案手法とインピーダンス整合の比較

オーバーシュートやリンギングの問題を起こさない

ためには，遠端の立ち上がり r は r = n とすれば

よい．つまり，近端でインピーダンス整合をとればよ

い．しかし，4.2 節および 4.3 節での議論より，近端

でのインピーダンス整合を正確にとらなくても r を

適切に設定すればオーバーシュートやリンギングの電

圧波形への影響は小さい．近端でのインピーダンス

整合をとらない方がよい例として，次段ゲートの論理

閾値が電源電圧 Vdd の 70%である場合を考える．配

線長を 10mmとしたときに近端でインピーダンス整

合をとった場合と r = 0.7 としてドライバ駆動力を

決定した場合の波形を図 13に示す．ドライバへの入

力が遷移し始めてから次段ドライバの入力が Vdd の

70%変化するまでの時間を比較する．立ち上がりでは

提案手法が 116 ps，インピーダンス整合では 179 ps，

立ち下がりでは提案手法が 118 ps，インピーダンス整
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Fig. 13 Comparison between the proposed method and the

driver sizing by impedance matching (0.13 µm pro-

cess, characteristic impedance 86.2 Ω, wire length

10mm).

合では 162 psである．また，提案手法を用いた場合

のオーバーシュート，アンダーシュートは電源電圧の

約 10%である．以上のように，インピーダンス整合に

よる駆動力決定手法では特に配線の損失が大きい場合

に遅延時間が増大する可能性がある．提案手法では遠

端の立ち上がりからドライバ駆動力を決定するため，

確実に信号を電磁波の速度で伝搬することができる．

5. 結 論

本稿では伝送線路の特性を持つ信号配線を駆動する

ために必要十分なドライバ駆動力の決定方法を提案し

た．提案手法は電流電圧特性からドライバ等価抵抗を

求めることにより高い精度で配線に入射する電圧を決

定することができる．提案手法では遠端の立ち上がり

電圧を設定するため，インピーダンス整合のとれたド

ライバよりも強いドライバを用いる．近端でインピー

ダンス整合がとれていない場合でも，適切に遠端立ち

上がり電圧を設定することによりリンギングなどの問

題を抑えることができることを示した．遠端電圧の立

ち上がりを必要十分な電圧に設定することで，次段の

ゲートに信号を電磁波の速度で伝搬することが可能で

ある．したがって，提案手法を用いることによりリン

ギングなどの波形の乱れを起こすことなく信号を電磁

波の速度で伝搬できる．回路シミュレーションにより

提案手法が 0.18µm–0.10µmプロセスまで有効であ

ることを確認した．
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