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概要：本稿では，リークエネルギーを最小化する基板電圧の設定手法を提案する．回路を所定の動作速度
で動かした際のリークエネルギーは，nMOS トランジスタのしきい値電圧と pMOS トランジスタのしき
い値電圧の組によって決まる．また，トランジスタのしきい値電圧は基板電圧によって調節可能である。
本稿では，リークエネルギーを最小化する基板電圧の組を解析的に導出する．またリーク電流に対して感
度の高いリングオシレータを用いてリーク電力最小の基板電圧を設定する手法を提案する．CMOS 65 nm

プロセスを用いて設計された 32-bit RISC プロセッサの実測を行い，提案手法によってリークエネルギー
が低減化できることを検証する．

A Method of Tuning Back-Gate Bias for pMOSFET and nMOSFET
Independently to Minimize Leakage Energy Consumption

Okamura Yosuke1,a) Tohru Ishihara1 Hidetoshi Onodera1

Abstract: In this paper, we propose a method of tuning back-gate bias to minimize leakage energy con-
sumption. Leakage energy consumed by circuits operating at certain speed is determined by combination of
threshold voltage of nMOSFET and pMOSFET. Threshold voltage can be tuned by back-gate bias. We an-
alyzed the conditions of back-gate bias to minimize leakage energy consumption. We also propose a method
of tuning back-gate bias to minimize leakage energy consumption by using a ring oscillator driven by leakage
current. Actual measurement for a 32-bit RISC processor designed with a 65-nm process demonstrate that
the proposed method reduces leakage energy consumption.

1. 序論

情報化社会において，通信機器の普及と通信トラフィッ

クの増大により機器による消費電力が増大し続けており，

集積回路の省エネルギー化は重要な課題である．これまで

製造プロセスの微細化は高性能化，省エネルギー化に大き

な役割を果たしてきた．しかし，近年では微細化が進んだ

ことにより回路で消費されるリークエネルギーが増大して

おり，その影響が無視出来ないものとなってきた．文献 [1]

では，回路を最小エネルギーで動作をさせると，静的消費

エネルギーは回路で消費される総エネルギーの最大 30%

程度になると述べられている．

電源電圧と温度が一定の環境において回路を所定の速度

で動作させた際のリークエネルギーは，トランジスタのし
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きい値電圧によって決まる．所定の速さを実現する nMOS

トランジスタのしきい値電圧と pMOS トランジスタのし

きい値電圧の組は複数存在する．また，トランジスタのし

きい値電圧は，基板に与える電圧によって調整が可能であ

る [2]．そこで nMOSトランジスタと pMOSトランジスタ

の基板電圧を独立に設定することでリークエネルギーを最

小化することが出来る．文献 [3]では，サブスレッショルド

領域において nMOS トランジスタのリーク電流と pMOS

トランジスタのリーク電流の大きさが等しい時にリークエ

ネルギーは最小化されると近似的に求められている．

本稿では，回路の動作領域ごとにリーク電流を最小化す

る条件を解析的に求め，先行研究で提案されている回路 [4]

を用いてリークエネルギーを最小化する基板電圧の設定手

法について提案を行う．本稿の構成を以下に示す．2章で

は，回路で消費されるリークエネルギーを最小化する基板

電圧条件について検討を行う．3章では，リーク電流駆動
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図 1 回路中のリーク電流.

のリングオシレータを用いてリークエネルギーを最小化す

る手法について説明を行う．4章では，32-bit RISC プロ

セッサで消費されるリークエネルギーについて測定を行

い，提案手法によりリークエネルギーを低減化できるか検

証を行う．5章で結論を述べる．

2. リークエネルギーを最小化する基板電圧
条件

2.1 リークエネルギー最小化条件

回路の遅延 Dt は立ち下がりの際の遅延時間 Dn と立ち上

がりの際の遅延時間 Dp の和の形として式 (1)と表す．回

路に流れるリーク電流 Ileak,t は，図 1のように nMOS ト

ランジスタに流れるリーク電流 Ileak,n と pMOS トランジ

スタに流れるリーク電流 Ileak,pの和と考え，式 (2)と表す．

ここで回路で消費されるリークエネルギーは式 (3)のよう

に表すことが出来る．

Dt = Dn +Dp. (1)

Ileak,t = Ileak,n + Ileak,p. (2)

Es = Ileak,tDtVdd. (3)

pMOS トランジスタ，nMOS トランジスタそれぞれの

基板電圧に対する FO4 インバータのリングオシレータの

リークエネルギーと発振周期の関係を図 2 に示す．縦軸

に pMOS 基板電圧 VBBn，横軸に nMOS 基板電圧 VBBp

をとっている．電源電圧 Vdd は 0.4 V である．図 2中の

赤線が等リークエネルギー線，緑線が等遅延線を示してい

る．与えられた遅延制約の下リークエネルギーを最小化す

る基板電圧の組 (VBBp，VBBn)は等遅延線と等リークエネ

ルギー線が接する点である．よってリークエネルギー最小

点では，二つの線の法線の傾きが等しいことから式 (4)が

常に成り立ち，必要条件となる．

∂Es

∂VBBn

∂Es

∂VBBp

=

∂Dt

∂VBBn

∂Dt

∂VBBp

. (4)

ここでサブスレッショルドリーク電流は式 (5)，(6)，(7)

で表される [5]．ただし nはサブスレッショルドスイング

係数，kγ は基板バイアス係数，µ はキャリアの移動度，

Cox は酸化膜容量，W はゲート幅，Lはチャネル長，また

kB をボルツマン定数，q を素電荷，T を動作温度として
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図 2 Vdd = 0.4 V FO4 インバータリングオシレータの等リークエ

ネルギー線と等遅延線.

vT = kBT/q である．nMOS トランジスタと pMOS トラ

ンジスタにおいて nと kγ が等しいと仮定すると，式 (4)

は式 (8)と書き直すことが出来る．

Ileak = Ids0 exp

(
Vgs − Vth

nvT

)(
1− exp

(
−Vds

vT

))
.

(5)

Vth = Vth0 − kγVBB. (6)

Ids0 = µCox
W

L
v2T exp(1.8). (7)

Ileak,n
Ileak,p

=

∂Dn

∂VBBp

∂Dp

∂VBBn

. (8)

2.2 強反転領域におけるリークエネルギー最小化条件

Vdd ≫ Vth の時，回路の立ち下がり遅延時間Dn は α 乗

則 [6]を用いて式 (9)に表される．

Dn =
knVdd

VDT
α . (9)

knは比例定数で，nMOS トランジスタの無バイアス時のし

きい値電圧を Vth0 として VDT,n = Vdd − Vth0,n + kγVBBp

とする．また立ち上がり遅延時間 Dp についても同様の式

で表すことができるとする．これを式 (8)に代入しリーク

電流について求めると式 (10)の形で表すことができる．

Ileak,n
Ileak,p

=
kn
kp

(
Vdd − Vth0,p + kγ,pVBBp

Vdd − Vth0,n + kγ,nVBBn

)α+1

. (10)

Vdd ≫ Vthの条件を考えれば，pMOSトランジスタのリーク

電流と nMOSトランジスタのリーク電流の比 Ileak,n/Ileak,p

は，式 (11)と近似出来る．

Ileak,n
Ileak,p

=
kn
kp

. (11)

kn/kpは µpWp/µnWnに比例することからリーク電流比も

µpWp/µnWn に等しくなる．

2.3 しきい値近傍電圧におけるリークエネルギー最小化

条件

Vdd ≃ Vthの時，回路の立ち下がり遅延時間Dn は式 (12)
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で表される [7]．

Dn = knVdd exp(−k1VDT − k2VDT
2). (12)

ただし k1, k2 はそれぞれ比例定数である．k1, k2 の値が

nMOS トランジスタと pMOS トランジスタで等しいとし，

VDT ∼ 0と近似と行うと式 (8)からリークエネルギーを最

小化する条件として式 (13)が得られる．

Ileak,n
Ileak,p

=
kn
kp

. (13)

2.4 弱反転領域におけるリークエネルギー最小化条件

Vdd < Vthの時，回路の立ち下がり遅延時間Dn は式 (14)

と表される [7]．

Dn = knVdd exp

(
−VDT

nvT

)
. (14)

式 (14)を式 (8)に代入することによりリークエネルギーを

最小化する条件として式 (15)が得られる．

Ileak,n
Ileak,p

=
kn
kp

exp

(
Vthp − Vthn

nvT

)
. (15)

ここで Vthp ≃ Vthn の仮定を行うとリークエネルギーを最

小化する条件は式 (16)となる．

Ileak,n
Ileak,p

=
kn
kp

. (16)

2.5 リークエネルギー最小化条件の検証

前節では，リークエネルギーを最小化する nMOS トラ

ンジスタと pMOS トランジスタのリーク電流比について

求めた．本節では，nMOS トランジスタと pMOS トラン

ジスタのリーク電流比が最適ではない場合にどの程度のエ

ネルギー損失が起こりうるかをシミュレーションにより検

討を行う．

シミュレーションは，商用 65 nm プロセスを仮定し行っ

た．FO4 のインバータと，2入力 NAND，2入力 NORの

リングオシレータを用いた．全ての素子で nMOS トラン

ジスタのゲート幅Wn は 400 nm，pMOS トランジスタの

ゲート幅Wpは，600 nmである．電源電圧は Vdd = 0.4 V

と Vdd = 1.2 Vとした．シミュレーションは，はじめにそ

れぞれのリングオシレータが TT 条件，無バイアスで 25

℃ の時の発振周波数を調べた．次にそれぞれのリングオ

シレータが，先ほど調べた周波数になるよう nMOS トラ

ンジスタと pMOS トランジスタの基板電圧を独立に調整

した．それぞれのリングオシレータに流れるリーク電流と

周期からリークエネルギーを算出し，様々な基板電圧条件

におけるリークエネルギーを調べた．なお 2入力 NAND

と 2入力 NOR は図 3のように，入力の片側の電位を固定

させ，プルアップとプルダウンをインバータ同様 1つのパ

スで行うようにした．

図 3 2 入力 NAND，2 入力 NOR リングオシレータ.
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図 4 インバータから構成されるリングオシレータのリーク電流比

とリークエネルギーの関係.
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図 5 NAND2 から構成されるリングオシレータのリーク電流比と

リークエネルギーの関係.
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図 6 NOR2 から構成されるリングオシレータのリーク電流比と

リークエネルギーの関係.

リーク電流 Ileak,n，Ileak,pにおける比 Ileak,n/Ileak,pに対

するリングオシレータで消費されたリークエネルギーをそ

れぞれのリングオシレータで調べた．結果を図 4，図 5，図 6

に示す．図 4の結果より，インバータでは，Vdd = 0.4 V で

は，Ileak,n/Ileak,pの値が 1.05 の時リークエネルギーは 258

aJ となりリークエネルギーが最小となることがわかった．

2入力 NAND では，Ileak,n/Ileak,pの値が 1.11 の時，リー

クエネルギーが 455 aJ，2 入力 NOR では Ileak,n/Ileak,p

の値が 0.77 の時，504 aJでそれぞれリークエネルギーが

最小になった．また Vdd = 1.2 V の時は，インバータで
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は，Ileak,n/Ileak,p の値が 1.07 の時，2入力 NAND では，

Ileak,n/Ileak,p の値が 0.98 の時，2入力 NOR では 0.93 の

時にリークエネルギーが最小になった．今回は 3 つのリン

グオシレータでプルアップとプルダウンを行うパスを 1つ

に統一させているため，式 (11)，(16)の右辺が等しい値と

なる．今回行ったシミュレーションでは，それぞれのリン

グオシレータでリークエネルギー最小をとる Ileak,n/Ileak,p

の値がいずれも 1の近傍になっていることが確認できる．

以下回路中の Ileak,n に関係する nMOS トランジスタの

数と pMOS トランジスタの数は同程度であるという仮定

の下，インバータから構成されるリングオシレータのリー

クエネルギーについて考察を行う．リーク電流はしきい値

電圧に対して指数的に増大するため，同じ発振周波数の時

のリークエネルギーの比較を行った場合に nMOS トラン

ジスタと pMOS トランジスタのしきい値電圧の差が大き

い場合にはリークエネルギーも大きくなる．

ここで，nMOS トランジスタと pMOS トランジスタで

同じ量の基板バイアス電圧を加えて回路の動作速度の補

償を行う場合に，どの程度リークエネルギーの損失が起こ

りうるかについて検証を行った．最悪な場合としてコー

ナー条件の FS 条件と SF 条件から補償を行った場合を調

べた．FS 条件から補償を行った場合，Vdd = 0.4 V では，

Ileak,n/Ileak,p の値は 3.06 となった．この時，リングオシ

レータで消費されるリークエネルギーは 330 aJ である．

また SF 条件から補償を行った場合，Ileak,n/Ileak,p の値は

0.19 となった．この時，リングオシレータで消費される

リークエネルギーは 451 aJ である．Vdd = 1.2 V では，FS

条件から補償を行った場合，Ileak,n/Ileak,p = 4.79 で 61.14

aJ，SF条件から補償を行った場合，Ileak,n/Ileak,p = 0.15で

73.1 aJ となった．従って nMOS トランジスタと pMOS

トランジスタを基板電圧を共通に設定する場合，最大 70

% 程度のエネルギー損失が生じうることが考えられる．

3. リーク電流駆動リングオシレータを用いた
リーク電流比の調整

3.1 リーク電流駆動リングオシレータの特性

本稿では，リーク電流駆動のインバータで構成されるリ

ングオシレータを用いて nMOS トランジスタ，pMOS ト

ランジスタのリーク電流比を所定の比に調節する手法につ

いて検討する．文献 [4]で提案されている図 7のモニタ回

路は，C0，C1 に適切な信号値を設定することで，nMOS

トランジスタ，pMOS トランジスタのリーク電流を用いて

駆動を行う構成にすることが出来る．例えば C0，C1 共に

0 V を与えると，プルアップは標準的なインバータと同様

に行い，プルダウンは nMOS トランジスタのリーク電流

によって行われる構成になる．モニタに与える信号とその

構成の名称を表 1にまとめる．以下表 1の名称を用いる．

nMOS リーク構成または pMOS リーク構成のみを用い

C0

C1

M0

M1

M2

M3

M4

M5

M6

M7

M8

M9

図 7 リークモニタ回路.

表 1 C0，C1 に設定する信号とその構成.

(C0，C1) 構成

00 nMOS リーク構成

11 pMOS リーク構成

10 標準インバータ構成

01 不使用

てリングオシレータを構成した場合それぞれ nMOS トラ

ンジスタ，pMOS トランジスタのリーク電流を用いてプル

アップ，プルダウンを行う際の遅延時間がリングオシレー

タ全体の遅延時間に対して支配的となる．リーク電流で駆

動を行う時の遅延時間 Dleak を式 (17)で近似すると，リ

ングの発振周波数 f は，比例定数 a を用いて式 (18)と表

すことが出来る．

Dleak ∼ CVdd

Ileak
. (17)

f = aIleak. (18)

従って nMOS リーク構成の周波数を fn，pMOS リーク構

成の周波数を fp とおくと，それぞれの比例定数 an，ap を

用いて式 (19)として周波数比からリーク電流の比を求め

ることが可能である．

fn
fp

=
an
ap

× Ileak,n
Ileak,p

. (19)

aは主にリングの段数やリーク電流で駆動する時の負荷容

量によって決まる．図 7のモニタ回路を用いてリングオシ

レータを構成した場合，nMOS トランジスタ，pMOS トラ

ンジスタのゲート幅を等しくした場合， a の値は nMOS

リーク構成と pMOS リーク構成で等しいと考えられる．

そこでリーク構成のリングオシレータの発振周波数とリー

ク電流の関係を計算機シミュレーションにより評価した．

リークモニタに使用したトランジスタのゲート幅は，nMOS

トランジスタ，pMOS トランジスタで等しい値とし，同じ

ゲート幅の nMOSトランジスタ，pMOS トランジスタに

流れるリーク電流量を求める．変数として nMOS トラン

ジスタ，pMOS トランジスタ一方の基板電圧を変化させ，

リングオシレータの周波数とトランジスタに流れるリーク

電流を調べる．このときリングオシレータのもう一方のト

ランジスタは無バイアスに設定した．基板電圧は nMOS

トランジスタ，pMOS トランジスタともにフォワードバイ

アスを正方向として，0.0 V から −0.4 V までを調べた．

電源電圧 Vdd = 0.4V の時の結果を図 8に示す． 無バイア

ス状態で nMOS トランジスタ，pMOS トランジスタのし
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図 8 リークモニタのリーク構成の発振周波数とリーク電流の関係.

きい値電圧の違いはあるものの，二つのリーク構成のリン

グオシレータの発振周波数が等しくなる時に，nMOS トラ

ンジスタ，pMOS トランジスタ共に同程度のリーク電流が

流れることが確認出来た．以上の結果から式 (18)を用い

て nMOS リーク構成の周波数を fn，pMOS リーク構成の

周波数を fp とおくと，式 (20) と求めることができる．

fn
fp

=
Ileak,n
Ileak,p

. (20)

以上より図 7 の nMOS トランジスタ，pMOS トランジス

タのリーク構成から構成されるリングオシレータの周波数

の比を調節することで nMOS トランジスタと pMOS ト

ランジスタのリーク電流比を任意の比に調整することがで

きる．

3.2 リーク電流駆動リングオシレータを用いたリークエ

ネルギー最小化

等しいゲート幅をもつ nMOS トランジスタと pMOS ト

ランジスタに流れるリーク電流の比は，式 (20)よりリーク

電流比が調整可能である．この回路を用いて，特定の回路

のリーク電流の比を制御する場合には，その回路のリーク

電流に関係するトランジスタ数やゲート幅の違いを考慮す

る必要がある．I ′leak,n，I ′leak,p が流れるパスの本数をそれ

ぞれ nleak,n′，nleak,p′ とおき，I ′leak,n，I ′leak,pが流れるトラ

ンジスタのゲート幅の平均をそれぞれWn，Wp と表すと

すると，前節のリーク電流駆動リングオシレータを用いて

式 (21)に従って回路のリーク電流比を調整できる．

I ′leak,n
I ′leak,p

=
nleak,n′Wn

nleak,p′Wp

fn
fp

. (21)

4. 32-bit RISC プロセッサを用いたリーク
電流比制御の検証

この章では，2章，3章での検討を元に 32-bit RISC プ

ロセッサで消費されるリークエネルギーをリーク電流駆動

のリングオシレータを用いて低減化する手法について述

べる．

32-bit RISC
 processor

VDD

VSS

Ileak

   ring
oscillator

図 9 測定環境概念図.

4.1 測定環境

測定の対象として CMOS 65 nm 32-bit RISC プロセッ

サのコアとメモリに流れるリーク電流を測定した．図 9に

測定環境の概念図を示す．実際のプロセッサの動作速度

は，プロセッサ中のクリティカルパスによって決定される

ものである．式 (8)が示すように，回路の動作速度の基板

電圧感度はリークエネルギー最小となる Ileak,n と Ileak,p

の値に影響を与える．本稿では，簡単のため，リングオシ

レータの発振周期が様々な基板電圧設定に対してプロセッ

サのクリティカルパス遅延を模擬すると仮定する．上記リ

ングオシレータには，図 7を標準構成に設定して 31段リ

ング状に接続した回路を用いた．トランジスタのゲート幅

は nMOS トランジスタ，pMOS トランジスタともに 400

nmで共通である．またリングオシレータの発振周期と測

定したリーク電流量からプロセッサのリークエネルギーを

算出した．次に上記リングオシレータの nMOS リーク構

成と pMOS リーク構成を用いて，プロセッサに流れるリー

ク電流比の調整を行う．今回は，プロセッサ回路中におい

て Ileak,n と Ileak,p に関係するパスの本数は等しいと仮定

し，また nMOS トランジスタのゲート幅の平均と，MOS

トランジスタのゲート幅の平均の比Wn,t/Wp,tが 1/1.5 で

あるとする．この値を用いて式 (21)からリーク電流駆動

リングオシレータの周波数の比とプロセッサに流れるリー

ク電流比の変換を行う．電源電圧 Vdd は，0.4 V として

サブスレッショルド領域の測定を行った．プロセッサに

流れるリーク電流の比 Ileak,n/Ileak,p は式 (15)の時に最小

になる．トランジスタの電流特性から Vthp ≃ Vthn，また

µp/µn = 1/1.5 であるとした．今回回路動作速度と考える

リングオシレータについてWn = Wp が成り立つため，式

(16)から Ileak,n/Ileak,p= 1/1.5 でリークエネルギーが最小

となると予想し基板電圧の設定を行う．そこで今回はリー

ク電流駆動のリングオシレータの周波数比 fn/fp の目標値

を 1 として基板電圧を設定する．

4.2 実測結果

図 10に基板電圧の設定に用いたリングオシレータの基

板電圧に対する周波数特性を示す．横軸は nMOS トラン

ジスタ，pMOS トランジスタの基板電圧をとり，縦軸はそ

れぞれのリーク電流駆動リングオシレータの周波数をとっ

ている．ここで nMOS リーク構成では pMOS トランジス
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図 11 32-bit RISC プロセッサの等遅延線と等リークエネルギー線

とリーク電流駆動リングオシレータの周波数比 fn/fp の目標

値を 1 とした時の基板電圧条件.

タの基板電圧は無バイアスとし，pMOS リーク構成では

nMOS トランジスタの基板電圧を無バイアスとした．実際

には，オン電流でプルアップ，プルダウンを行うトランジ

スタの基板電圧によってリーク電流駆動リングオシレータ

の発振周波数は変化する．しかし今回はリーク電流でプル

アップ，プルダウンを行うトランジスタの基板電圧による

周波数変化が支配的である考え，図 10の測定結果を元に

基板電圧の設定を行った．この時式 (5)と式 (18)より，発

振周波数を定数 A,B を用いて，最小二乗法より基板電圧

の関数 A exp(Bx)にフィッティングを行い，これを基板電

圧に対する周波数特性として用いた．

図 11は，nMOSトランジスタの基板電圧 VBB,pと pMOS

トランジスタの基板電圧 VBB,n に対して (VBB,p，VBB,n)=

(−4.5 V，−4.5 V)，(−3.0 V，−3.0 V)，(−0.1 V，−0.1V)

の３点におけるプロセッサの等遅延となる基板電圧と等

リークエネルギーとなる基板電圧の点をプロットしたもの

である．また図 10の結果を元に，リーク電流駆動リング

オシレータの周波数比 fn/fp が目標値 1になる基板電圧条

件を示している．今回の測定環境では，等エネルギー線と

等遅延線の概形から目標値 1の時，リークエネルギー最小

化する基板電圧設定の近傍にあるとわかる．

5. 結論

本稿では，まず電源電圧の値による動作領域ごとに，リー

クエネルギーを最小化する基板電圧の設定指針を示した．

またリークエネルギー最小点からずれた場合に，どの程度

リークエネルギーを損失するかをシミュレーションを用

いて評価を行った．pMOS トランジスタと nMOS トラン

ジスタの基板電圧を共通に設定した場合，プロセスばらつ

きによっては最小リークエネルギーよりも最大 60% 多く

のエネルギーを消費する可能性があることがわかった．ま

た先行研究で提案された，リーク電流で駆動するリングオ

シレータを用いて発振周波数からリーク電流比を調節す

る手法について提案を行った．最後に，簡単な近似を行い

32-bit RISC プロセッサのリーク電流比を提案手法を用い

て調節することで，リークエネルギー最小点近傍に補償で

きることを確認した．
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