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概要

多くの記憶素子の基本要素として利用されるラッチ回路は，集積回路設計にかかせない重要な回路である．集積回路の低
消費電力化のためには，低電圧での回路動作が有効であることが広く知られている．しかし低電圧動作では，トランジ
スタ特性ばらつきの影響による論理ゲートの誤動作，特にラッチ回路の誤動作が大きな問題となる．本稿は，解析的な
アプローチから，極低電圧動作におけるラッチ回路の動作安定性を精度よくモデル化する手法について述べる．その後，
商用 28 nmプロセスのトランジスタモデルを用いた回路シミュレーションにより，提案モデルの有用性を確認する．
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Abstract

Latches, which are the bases of memory elements, has an essential role for LSI circuit design. One of effective techniques

to reduce energy consumption is lowering the supply voltage of LSI circuits. However as the supply voltage becomes

lower, the impact of performance variation of transistors becomes significant and it leads to a malfunction of circuits

especially in case of very low voltage operation. It is widely known that the minimum operating voltage of memory

element is higher than that of the other logic circuits. In this paper, an analytical stability model for latches is

proposed. Monte-Carlo simulation results obtained using a commercial 28 nm process technology model demonstrate

the accuracy and the validity of proposed model.

1 序論

モバイル端末の発展により，低消費電力，低電圧で動作
する集積回路の需要がますます高まっている．集積回路の
消費電力の中で，フリップフロップ (FF)の消費電力が大
きな割合を占めることがよく知られている．これには 2つ
の大きな理由がある．1つは，FFにはクロック信号が入
力されているため，他の論理ゲートと異なり常に電力消費
が発生するためである．もう 1つは，一般に集積回路は同
期回路として設計されるため，状態やデータの保存のため
の FFが多数搭載されるためである．このことから，FF

の消費電力削減は集積回路全体の消費電力削減に大きく寄
与すると考えることができる．
論理ゲートの動的消費エネルギーは電源電圧の 2乗に比

例することがよく知られている [1]．そのため，FFの消費
電力を削減する手法として，低い電源電圧で動作させる方
法が最も効果的な手法の 1つであると考えられる．しかし，
低い電源電圧での動作では，製造の際に生じるトランジス
タの特性ばらつきが相対的に増加する [2]．中でもトラン
ジスタのしきい値電圧のばらつきは論理ゲートの動作に大
きな影響を及ぼすことが報告されている [3]．また，ばら
つきの影響を考慮した場合，論理ゲートの中で FFの最低
動作電圧が最も高い [4]．したがって，FFが回路全体の下
限電圧を制限していることがわかる．以上の理由から，電
源電圧に対する FFの動作確率および誤動作要因を解析し，

集積回路の低消費電力化のために，低電圧動作の際にも高
い歩留まりで動作可能な FFの実現が重要課題である．
既存研究より，FFの歩留まりは FFを構成するラッチ
の誤動作率が支配することが明らかとなっている [5]．こ
のことから，ラッチ回路の歩留まりを求めることは FFの
歩留まりを求めることにつながると考えられる．さらに，
解析モデルによりラッチ回路の歩留まりを説明することが
できれば，FFの歩留まり改善のための回路設計，あるい
はデバイス技術の指針を示すことができる．しかし，ラッ
チ回路の安定性について古くから研究が行われているもの
の，未だにその統計的性質は十分には解明されていない．
本研究は，ラッチ回路，および FFの歩留まりモデルの
導出を目標とする．本稿では，ラッチ回路の基本要素であ
るクロスカップルドインバータ回路の歩留まりモデルを提
案し，モデルの妥当性について検証，および議論する．第
2章で，既存研究を紹介し，ラッチ回路の歩留まりモデル
の重要性について述べる．第 3章で，MOSトランジスタ
の電流特性からラッチ回路の歩留まりモデルを導く．第 4

章では，提案モデルの妥当性を検証する．回路シミュレー
ションと提案モデルを比較し，モデル式の精度について議
論する．第 5章で，提案モデルから得ることのできる，ラッ
チ回路の設計指針を述べる．第 6章で，本稿の結論と今後
の課題を示す．
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図 1: 50000回のモンテ・カルロシミュレーションにより得られ
た，FFの VDDmin の統計的性質 [5]．

2 関連研究

本章では，本研究の背景を述べる．ラッチ回路の応用例
である FF，SRAMについて既存研究を紹介し，本研究の
意義を説明する．
文献 [5]では，FFの最低動作電圧の性質を求めるため

に，FFが誤動作を起こす電源電圧のばらつきをシミュレー
ションにより調査した結果が示されている．横軸に誤動作
が起こらない最低電源電圧，縦軸に累積確率をとった正規
確率プロットが，図 1 のように求められている．図 1 か
らわかるように，高電圧領域において，電源電圧の変化に
対して累積確率は線形に変化している．これは，高電圧領
域では FFの最低動作電圧が正規分布にしたがって分布す
ることを示している．さらに，高電圧領域では誤動作はす
べて FF中のラッチが値の保持に失敗することが原因であ
る．したがって，ある電圧が与えられた時にラッチ回路が
誤動作を起こす確率を求めることができれば，その電圧で
FFが誤動作を起こす確率を求めることにつながると考え
られる．
ラッチ回路や SRAM の安定性指標として SNM(Static

Noise Margin) が広く用いられる．古くから SNMについ
て活発な研究が行われてきたが，未だに SNMの統計的性
質は十分に解明されていない．
実測値から SRAMの SNMの統計的性質を評価した結

果，SNMのばらつき分布は正規分布に従う性質を持つと
の報告がある [6]．しかし，正規分布となる根拠は示されて
いない．また同様に，FFの誤動作や FFの歩留まりについ
ての検討は十分にはなされていない．以上より，SRAMや
FFへと発展するラッチ回路の誤動作機構を解析し，歩留
まりのモデルを作成することは，低電圧安定動作の SRAM

や FFの実現に大きく寄与すると考えられる．

3 ラッチ回路の動作安定性モデル

本章では，ラッチ回路の歩留まりモデルをMOSトラン
ジスタの電流特性式から導く．モデル化の対象を定義した
後，誤動作を起こす条件を定義し，その条件を定式化する．
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図 2: (a) モデル化の対象のラッチ回路；(b) 正常動作時のバタ
フライカーブ例；(c) 誤動作時のバタフライカーブ例

なお，以下の議論はすべてサブスレッショルド動作を前提
とする．これは，ラッチ回路が値の保持に失敗する電源電
圧領域がすべてサブスレッショルド領域であったためであ
る [5]．

3.1 モデル化の対象と誤動作の定義

一般的なマスター・スレーブ型のFFにおいて，ラッチ回路
を構成するインバータの片方はクロスカップルドインバー
タで作られる．また，一般的な SRAMはラッチ回路に書
き込み/読み出しを行うためのアクセストランジスタを持
つ．本稿では簡単のため，図 2(a)のようにインバータ 2つ
をループ状に接続した単純なクロスカップルドインバータ
回路をモデル化の対象とする．
次に，ラッチ回路の誤動作を以下のように定義する．図

2(b)はインバータ#1の入出力特性 f(Vin)と，インバータ
#2の入出力特性 g(Vin)の逆関数を表す．このカーブは一
般にバタフライカーブと呼ばれる．このバタフライカーブ
の目が開いていることにより，ラッチ回路は値を安定して
保持することができる．したがって，トランジスタの特性
がばらつき，図 2(c)のように目の開きが無くなってしまっ
たとき，ラッチ回路は誤動作すると定義する．以下では，
製造時に生じるトランジスタ特性のばらつきにより，しき
い値電圧 VTH に変動が生じるとして考察を進める．

3.2 提案モデルのアイデア

実際のバタフライカーブ特性は解析的にはモデル化できな
い．しかし，単位利得点 (カーブの傾きが−1になる点)は
いくつかの近似を行うことにより解析的に表すことが可能
である．また，バタフライカーブ特性において，単位利得
点のみではなく，−1より 0に近い傾きとなる任意の点は
小さい誤差で解析的に導出できる．したがって，ある利得
−α (0 < α < 1)を考え，“α利得点と単位利得点を結んで
描かれる平行四辺形の面積 ≤ 0”を誤動作条件として定義
し，モデルを構築する．このモデルの概念図を図 3(左)に
示す．以上の考えは，バタフライカーブの目の形状を平行
四辺形で近似することに対応している．
モデルの導出に先立ち，提案モデルが高い精度でラッチ
回路の歩留まりを表現可能な根拠を述べる．各バタフラ
イカーブは，しきい値電圧のばらつきによって片方は上
下，片方は左右に線形移動することが解析的に示されて
いる [7]．トランジスタレベルシミュレーションによって，
カーブの目が閉じるときの線形移動幅を調査した．電源電
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圧が 300 mVの場合の実験結果を図 3(右)に示す．各カー
ブの移動幅が，図中の塗りつぶされた領域内であればカー
ブの目が開くことを意味する．また，モデル式における誤
動作と正常動作の境界を同様に図 3(右)に示す．これは，
後のモデル式から導かれる 2本の直線である．２本の直線
の左下領域にカーブの移動幅が存在している場合，モデル
式において正常動作となる．
図 3(右)から，提案モデルに生じると考えられるモデル

誤差を推察することができる．トランジスタのしきい値電
圧ばらつきは正規分布にしたがう分布を持つと広く知られ
ている [8]．インバータは 2つのトランジスタで作られるの
で，バタフライカーブの移動幅は平均値が点 (0,0)の 2変
数正規分布に従う分布を持つことがわかる．図 3(右)から
わかるように，提案モデルに基づく解析手法は目が閉じる
ときの条件を正確に再現しておらず，誤差が生じる．しか
し，再現できていない範囲は点 (0,0)から遠く離れた，確
率密度が極端に低下する領域である．以上の事実から，提
案モデルが示す歩留まりの誤差は小さいことが説明できる．

3.3 提案モデルの導出

本節では，提案モデルをMOSトランジスタの電流特性式
から導く方法について述べる．

3.3.1 サブスレッショルド動作におけるインバータ動作
の特徴点

サブスレッショルド動作におけるMOSトランジスタの
電流特性は式 (1)で表される [1]．

I = k
W

L
exp
(
−∆VTH

nvT

)
× exp

(
VGS + ηVDS − kγVBS

nvT

)(
1− exp

−VDS

vT

)
. (1)

k = I0 exp

(
VTH,0

nvT

)
. (2)

ここで，I0 は VGS = 0, VDS = VDD のときの IDS，η は
DIBL係数，kγ はボディ効果係数．nはサブスレッショル
ド係数，vTは熱電圧を表す．TT条件でのしきい値電圧を
VTH,0とし，製造ばらつきにより∆VTHのしきい値電圧の
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図 3: (左): 提案モデルの概念図．バタフライカーブの目の開き
を平行四辺形で近似する．
(右): 提案モデルとシミュレーションでの誤動作条件の比較．
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図 4: バタフライカーブにおける単位利得点．

変動が生じると考える．これらのうち，I0，η，kγ，n, VTH,0

はプロセスに依存するパラメータである．
インバータの入出力特性を考える．インバータの入力電
圧を Vin，出力電圧を Voutとする．式 (1)で表される電流
特性が nMOSと pMOSとで逆向きであることに注意して，
定常状態 (In = Ip)を考えることでインバータの入出力特
性を導くことができる．以下では簡単のため，VBS = 0と
して議論を進める．
unity gainを得るときの Vin，Voutを，図 4のようにそれ
ぞれVIL，VOHおよびVIH，VOLと定義する．式 (1)から，以
下の手順で VOH, VOL, VIH, VIL を求める．まず，VOH, VIL

を求める．Vin が十分低く，Vout が VDD に近い場合を考
える．
このとき，Vout ≫ vT である．1− exp(−Vout/vT) ≃ 1と
近似できるので，In は次式のように表すことができる.

In ≃ kn
Wn

Ln
exp

(
−
∆VTH,n

nnvT

)
exp
(
Vin + ηnVout

nnvT

)
. (3)

ここで，1 − exp{−(VDD − Vout)/vT} を VDD − Vout =

vT ln(n/2 + 1)の周りでテイラー展開して 1次近似を行う
ことにより，以下の式が成り立つ．ここで，1/n = (1/np+

1/nn)/2である．

1− exp
−(VDD − Vout)

vT
≃ n

n+ 2
+

1

vT

2

n+ 2

×
{
VDD − Vout − vT ln

(
n

2
+ 1
)}

. (4)

また，ηp(VDD − Vout)/npvT ≃ 0であることから，以下の
式が成り立つ．

exp

{
ηp(VDD − Vout)

npvT

}
≃ 1. (5)

exp
(
ηnVout

nnvT

)
= exp

{
ηn(Vout − VDD + VDD)

nnvT

}
= exp

(
ηnVDD

nnvT

)
exp

{
ηn(Vout − VDD)

nnvT

}
≃ exp

(
ηnVDD

nnvT

)
. (6)
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以上の近似により，式 (1)を以下の式で書きなおすことが
できる．

Iout = kn
Wn

Ln
exp

(
−
∆VTH,n

nnvT

)
exp
(
Vin + ηnVDD

nnvT

)
= kp

Wp

Lp
exp

(
−
∆VTH,p

npvT

)
exp

(
VDD − Vin

npvT

)
×
[

n

n+ 2
+

1

vT

2

n+ 2

{
VDD − Vout − vT ln

(
n

2
+ 1
)}]

. (7)

これを Voutについて解き，(∂Vout/∂Vin) = −1となるよう
な Vinとそのときの Voutを考えることでそれぞれ VIL, VOH

を導出することができる．

VIL =
n

2
(
1

np
− ηn

nn
)VDD − nvT

2

{
ln
(
2

n
+ 1
)
+ ln

kn
Wn
Ln

kp
Wp

Lp

}

+
n

2

(
∆VTH,n

nn
−

∆VTH,p

np

)
. (8)

VOH = VDD − vT ln
(
n

2
+ 1
)
. (9)

ここで，VDD − VOH = vT ln(n/2 + 1)であることから，
Vout = VOH の近傍での式 (4)の近似が妥当なものである
ことがわかる．以上の式展開は，文献 [9,10]から基本の考
えを倣い，精度向上のためにテイラー展開の展開中心に変
更を施した．
Vin が VDD に近く Vout が十分小さい場合について，以

上と同様の議論をすることで VIH, VOLをそれぞれ式 (10)，
(11)のように求めることができる．

VIH =
n

2np
(1 + ηp)VDD +

nvT
2

{
ln
(
2

n
+ 1
)
+ ln

kp
Wp

Lp

kn
Wn
Ln

}

+
n

2

(
∆VTH,n

nn
−

∆VTH,p

np

)
. (10)

VOL = vT ln
(
n

2
+ 1
)
. (11)

以上より，単位利得を得るときの Vin，Vout を解析的に求
めることができた．

3.3.2 平行四辺形の面積 > 0となる条件

図 3の平行四辺形の面積を導出する．図 5のように，α

利得を得るときの Vin，Vout をそれぞれ VIα,L，VOα,Hおよ
び VIα,H，VOα,Lと定義すると，前節と同様の方法でこれら
の値を導出できる．
次に，平行四辺形の辺の長さを求める．平行四辺形の上

下の辺の長さを u，左右の辺の長さを vとする．このとき，
u，vは次式で表すことができる．

u =

√
1 + a2

(1− a2)
(aVIH + VIL − aVOH − VOL)． (12)

v =
a
√
1 + a2

(1− a2)
(VIH + aVIL − VOH − aVOL). (13)

a =
2

n

ln{(n+ 2)/(nα+ 2)}
ln{α(n+ 2)/(nα+ 2)} . (14)

したがって，「平行四辺形の面積 > 0」の条件は次のよう
に書き換えることができる．ここで，a < 0であることに
注意．

「平行四辺形の面積 > 0」

⇔「u > 0かつ v > 0」

⇔「(aVIH + VIL − aVOH − VOL > 0)

かつ (VIH + aVIL − VOH − aVOL < 0)」．(15)

3.3.3 電源電圧に応じた α

式 (14)および条件式 (15)から分かるとおり，バタフラ
イカーブの目が開く条件は αに依存する．電源電圧が低く
なっていくと，トランジスタのオン電流は減少していく．
このことから，バタフライカーブ特性の傾きは−1の直線
に近づいていくと予想できる．したがって，αは電源電圧
に依存して変化していくべきであると考えられる．そこで，
本稿では次式の αを考える．

α =
(Vin = 0のときの傾き) + 1

2
(16)

“Vin = 0のときの傾き” = α0は，3.3.1節と同様の手法に
より解析的に式 (17)で表される．

α0 =
2

n

1

kp
Wp,1
Lp,1

kn
Wn,1
Ln,1

exp{ 1
vT

( 1
np

− ηn
nn

)VDD} − 1

(17)

本稿では，提案モデルのための α として式 (16) を適用
した．

3.3.4 平行四辺形の面積 > 0となる確率

平行四辺形の面積が正となる確率を求める．図 2におい
て，インバータ#1の特性には添字に 1を，インバータ#2

の特性には添字に 2をつけることにする．前節までの議論
より，バタフライカーブの 2つある目に描く平行四辺形の
面積がどちらも正となる条件は次のようになる．

g-1(vin)

f (vin)

VOα,H

VIα,H

VOα,L

VIα,L

u

v

図 5: バタフライカーブの左上の目の拡大図．単位利得点 と α
利得点で平行四辺形を作る．
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• aVIH,2 + VIL,1 − aVOH,1 − VOL,2 > 0

かつ VIH,2 + aVIL,1 − VOH,1 − aVOL,2 < 0

かつ aVIH,1 + VIL,2 − aVOH,2 − VOL,1 > 0

かつ VIH,1 + aVIL,2 − VOH,2 − aVOL,1 < 0

この条件は，以下のようにばらつき項とプロセス依存の定
数項に分離して考えることができる．

• ∆u < Hconst. かつ ∆v > Lconst.

かつ ∆u′ < H ′
const. かつ ∆v′ > L′

const.

(
∆u
∆v

)
=

n

2

(
1 a
a 1

)( ∆VTH,p,1

np
− ∆VTH,n,1

nn
∆VTH,p,2

np
− ∆VTH,n,2

nn

)
. (18)

Hconst. =

{
−a+ (a+ 1)

n

2np
+ a

n

2np
ηp − n

2nn
ηn

}
VDD

+vT(a− 1)
{
ln
(
n

2
+ 1
)
+

n

2
ln
(
2

n
+ 1
)}

+
nvT
2

{
ln

(
kp

Wp,1

Lp,1

kn
Wn,1

Ln,1

)
+ a ln

(
kp

Wp,2

Lp,2

kn
Wn,2

Ln,2

)}
. (19)

Lconst. =

{
−1 + (a+ 1)

n

2np
+

n

2np
ηp − a

n

2nn
ηn

}
VDD

+vT(−a+ 1)
{
ln
(
n

2
+ 1
)
+

n

2
ln
(
2

n
+ 1
)}

+
nvT
2

{
a ln

(
kp

Wp,1

Lp,1

kn
Wn,1

Ln,1

)
+ ln

(
kp

Wp,2

Lp,2

kn
Wn,2

Ln,2

)}
. (20)

ここで，∆u′，∆v′，H ′
const.，L′

const. は，それぞれ ∆u，
∆v，Hconst.，Lconst. の添字の 1 と 2 を入れ替えたもので
ある．式 (18)より∆u′ = ∆v，∆v′ = ∆uである．したがっ
て，上記条件を満たす確率は，式 (21)で表すことができる．

P (L′
const. < ∆u < Hconst.) ∩ P (Lconst. < ∆v < H ′

const.)．(21)

ここで，トランジスタのしきい値電圧のばらつきが正規
分布に従うそれぞれ独立な分布をもつと仮定する．このと
き，∆uと∆v は互いに相関を持つ正規分布となることが
式 (18)からわかる．したがって，式 (21)を満たす確率は，
相関を持つ 2変数正規分布の積分により求められることが
わかる．

3.3.5 2変数正規分布の積分

2つの確率変数 X と Y を持つ，2変数正規分布の同時
確率密度関数 (PDF : f(x, y))は式 (22)で与えられる．こ
こで，ρは 2つの分布の相関係数である．また，この分布
の累積分布関数 (CDF : Φ(X,Y ))は式 (23)で与えられる．

f(x, y) =
1

2πσxσy

√
1− ρ2

exp

[
− 1

2(1− ρ2)

×
{
(x− µx)

2

σ2
x

− 2ρ
(x− µx)(y − µy)

σxσy
+

(y − µ2
y)

σy

}]
. (22)
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図 6: VIL，VIH，VOL，VOH の，モデル式とシミュレーション結果
との比較．実線がモデル，点がシミュレーション結果．

Φ(X,Y ) =

∫ Y

−∞

∫ X

−∞
f(x, y)dxdy. (23)

したがって，式 (21)が満たされる確率は次式で与えられる．∫ H′
const.

Lconst.

∫ Hconst.

L′
const.

f(∆u,∆v)d∆ud∆v

= Φ(Hconst., H
′
const.)− Φ(Hconst., Lconst.)

−Φ(L′
const.,H

′
const.) + Φ(L′

const., Lconst.) (24)

以上より，バタフライカーブの目が開く確率を解析的に
表現できた．式 (24)を解くためには，2次元のガウス積分
を解く必要があるが，2次元のガウス積分は解析的に解け
ないことが一般的に知られている．しかしながら，2変数の
累積分布関数は解析的には解けないものの，計算ツールを
使って高速に解を得るための様々なアルゴリズムが提案さ
れている．また，様々な言語でそれを適用するためのパッ
ケージが提供されている．次章以降の実験例では，octave

による数値計算を用いて式 (24)の確率を算出した．

4 提案モデルの検証実験

商用 28 nmプロセスのトランジスタモデルを用い，提案
モデルの検証を行った．トランジスタのプロセスパラメー
タ (n，η，k)は，実験的に式 (1)をパラメータフィッティン
グすることで求めた．
まず，モデル式 における VIL，VIH，VOL，VOH を検証し
た．プロセスパラメータを式 (8)–(11)に代入したモデル
と，シミュレーション結果との比較を図 6に示す．モデル
とシミュレーション結果がよく一致していることがわかる．
モデル式の導出で 3種類の近似を行ったが，それによる誤
差は小さいことが示された．
次に，提案モデル式 (24)を検証した．本検証では，モ
デル化対象回路の 2つのインバータに同じサイズのものを
用いた．提案モデルとシミュレーション結果との比較を図
7に示す．シミュレーションでは，各電圧に対しそれぞれ
10万パターンのばらつきを与えるモンテ・カルロ法によ
り値を算出した．
提案モデルとシミュレーション結果がよく一致している
ことから，提案モデルがクロスカップルドインバータ回路
の歩留まりを精度よく表せていることがわかる．さらに，
重要な性質として，提案モデルでは高電圧領域において電
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図 7: モデルの検証．3種類のゲートサイズのラッチ回路につい
て実験を行った．
下から順に，(Wp，Wn) = (80，80)，(120，80)，(350，250) [nm]．

源電圧の変化に対して累積確率が線形に変化することが明
らかになった．これは，ある歩留まりを達成するための電
源電圧が正規分布に従いばらつくことを意味する結果であ
る．この性質は FFにおける最低動作電圧の分布の特徴 [5]

と一致する．

5 モデル式が示す設計指針

解析的なアプローチからモデル式を構築できたことによ
り，歩留まり向上のための設計指針を得ることができる．
提案モデル式 (18)–(24)により示される，ラッチ回路設計
のための設計指針を以下にまとめる．

• ∆u，∆vを小さくすればよいことがわかる．すなわち，
ラッチを構成するトランジスタのサイズはすべて大き
いほどよい．

• min{Hconst，Lconst，H ′
const，L

′
const}が大きいほどよい．

すなわち，ラッチを構成する 2つのインバータの PN

比は同じものがよい．また，それぞれのインバータに
おいて PMOS/NMOSトランジスタのオン電流が等
しくなるよう設計する．

6 結論

本研究では，極低電圧動作におけるラッチ回路の安定性
を解析的に表すモデルを導出すべく研究を行った．クロス
カップルドインバータのバタフライカーブ特性を近似的に
表現し，動作安定性を表現するモデルを提案した．
商用 28 nmプロセスのトランジスタモデルを用いた回

路シミュレーションによる検証実験を行い，モデルの検証
を行った．検証の結果，提案モデルが高い精度でラッチ回
路の安定性を表現出来ていることを示した．その後，提案
モデルからわかるラッチ回路の設計指針をまとめた．
本研究の今後の課題は，FF，SRAMなど実用的な回路

へのモデル化対象の発展が挙げられる．
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