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SRAMの電力/遅延シミュレータCACTIへの
シングルエンド方式の対応

李 虹希1,a) 塩谷 亮太2 安藤 秀樹1

概要：一般に，プロセッサの中でも大きな面積を占めるキャッシュやレジスタ・ファイルなどのユニット
は SRAMにより構成されている．このため，SRAMによる消費電力はプロセッサ全体の消費電力を大き

く左右する．近年のプロセス技術の微細化により，この SRAMの構成方法が大きく変化した．従来用い

られてきたダブルエンド方式 SRAM構成では，サブスレッショルド・リークの増大によりビットラインに

おけるノイズが増大し，安定した読み出しが困難になっている．これに対し，センス・アンプを用いずに

信号をフルスイングさせるビットラインを使うシングルエンド方式 SRAMが現在主流になっている．従

来，SRAMの電力や遅延を見積もるためには CACTIと呼ばれるツールが広く用いられてきたが，CACTI

はダブルエンド方式の SRAMを想定しており，シングルエンド方式 SRAMの評価を精度良く行うことが

できない．そこで，本研究では，この CACTIをベースに，シングルエンド方式 SRAMの電力と遅延を

シミュレートできるツールを作成した．作成されたツールの出力に対し，HSPICE による電力・遅延シ

ミュレーションの結果を用いて検証を行い，従来の CACTIと比べて大幅に高い精度でシングルエンド方

式 SRAMの評価を行えることが確かめられた．
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1. はじめに

SRAMは低遅延・高バンド幅の特徴を持っているので，

プロセッサにはレジスタ・ファイルやキャッシュなどの多

くの部分で SRAMが使われている．このため SRAMは，

プロセッサの多くの面積と電力を消費している [1–3]．従っ

て，プロセッサのアーキテクチャの研究において，SRAM

の消費電力，遅延，面積をシミュレーションにより求める

ツールは非常に重要である．

このようなツールとして，CACTI [4]がある．しかし，

プロセスの微細化により，SRAM回路構成は変化してお

り，CACTIは近年使用されている構成の SRAMを正しく

評価できない．

CACTIでは，SRAMはダブルエンド方式を仮定してい

る．これは，SRAMの各セルに 2本のビットラインを接続

し，それらの相補的な出力を差動増幅して読み出す方式で

ある．しかし，近年，LSI技術の微細化によりサブスレッ

ショルド・リーク電流の増大によるノイズへ対応するため，

各セルに 1本のビットラインを接続するシングルエンド方
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式 [5, 6]が主流となっている [7–12]．シングルエンド方式

では一般にビットライン電圧をフルスイングさせるため，

ノイズへの耐性が高い．

シングルエンド方式と従来のダブルエンド方式では，消

費電力や遅延は大きく異なる．シングルエンド方式では，

SRAMの消費電力は，読み出されるデータセル内のデータ

が 0であるか 1であるかによって大きく異なる [13]．一方

ダブルエンド方式では，読み出し時に消費される電力はセ

ル内のデータとは無関係である．さらに，シングルエンド

ビットライン方式では遅延を削減するために，通常ビット

ラインを階層化する．ダブルエンド方式では，そのような

階層化は行われないため，この点においても消費電力や遅

延に大きい差が生じる．

このようにシングルエンド方式とダブルエンド方式では

遅延や消費電力に大きな差があるものの，CACTIではダブ

ルエンド方式にしか対応していおらず，このため CACTI

は近年の SRAMを正確に評価することができない．本研

究は，このような問題に対し，シングルエンド SRAMの

消費電力と遅延をモデル化して，CACTIに実装する．こ

れを HSPICEによる回路シミュレーションにより検証し，

従来の CACTIと比べて大幅に高い精度でシングルエンド

SRAMの評価を行えることを確認した．
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図 1: ダブルエンド（左）とシングルエンド（右）SRAMの構成

本論文の構成は以下のようになっている．2章では，シ

ングルエンドとダブルエンド SRAMの回路構成を説明し，

両者の違いを示す．そして，従来の CACTIについて簡単

に紹介する．3章では，本研究で作成したシングルエンド

SRAMの電力・遅延モデルを説明する．4章では，HSPICE

を用いて，シミュレーション結果の検証を行う．

2. 背景と関連研究

2.1 ダブルエンド SRAM と階層化シングルエンド

SRAM

本節では，SRAMにおいて，従来のダブルエンド方式と

現在主流になっているシングルエンド方式の構造および動

作の違いを説明する．

図 1に，ダブルエンドとシングルエンド SRAMの構成

を示す [5]．セルは，2つの交差接続されたインバータと 2

つのアクセス・トランジスタで構成されている．インバー

タのポジティブ・フィードバックで 1 ビットのデータを

安定に格納できる．このような，1ビットを格納するため

に 6つのトランジスタが必要となる SRAMセルは 6T（6

Transistors）と呼ばれる．マルチポート設計のための 8T

などの仕組みもあるが，本研究で対象とするのは最も汎用

的な 6T構成である．

ダブルエンド方式とシングルエンド方式において，書き

込みの原理は同じである．まず，書き込みドライバがビッ

トラインに書きたいデータに対応する電圧を印加する．そ

して，アクセス・トランジスタのゲートと繋がっている

ワードラインの電位を highにし，アクセス・トランジス

タを ON にすることでビットラインがセルに接続される．

そして，アクセス・トランジスタからデータを書き込める．

ビットラインの入力ドライバーはセル内のインバータより

強いように設計されているので，ビットラインの電位でイ

ンバータの状態を上書きすることが可能であり，これによ

り書き込みを行う．

読み出しでは，ダブルエンドとシングルエンドで動作

は異なる．データを読み出す前に，ビットラインをプリ

チャージする．そしてワードラインの電位を highにすれ

ば，両側のビットラインにプリチャージされた電荷がアク

セス・トランジスタを通じてディスチャージされる．ここ

で，ダブルエンド方式では，通常，ビットラインが非常に

長く，多数のセルの繋がっているため，

( 1 ) 接続されている各セルのアクセス・トランジスタによ

る寄生容量と

( 2 ) 長いビットライン自身が持つ寄生容量

により，ビットラインのディスチャージは非常に低速に行

われる．このため，2本のビットラインの出力を差動増幅

して高速に読みだすセンス・アンプ（Sense Amplifier）が

用いられる．このセンス・アンプでは，2本のうち片方の

ビットラインの電位がわずかに低下すると，その差分を増

幅することで高速に読み出しを行える．この方式で，読み

出されるデータが 0であっても 1であっても必ず 1本の

ビットラインがディスチャージされるので，消費電力は

データと無関係である．

シングルエンド方式では，1本のビットラインを用いて

1つのデータを読み出す．ワードラインを highにすると，

接続されたビットラインがディスチャージされる．ダブル

エンド方式の場合と異なり，シングルエンド方式ではビッ
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図 2: SRAMの階層化モデル

トラインはフルスイング（電位が lowまでディスチャージ）

される．このままでは，データの読み出しが非常に遅くな

るので，図 1に示すようにビットラインを階層化し，セル

に直接つながるビットライン（以下，ローカル・ビットラ

インと呼ぶ）には 8個から 16個程度の少数のセルしか接

続しない構成が取られる．そして複数のローカル・ビット

ラインを 1本のグローバル・ビットラインに接続し，デー

タを出力する．この読み出し動作は，一般的なダイナミッ

ク回路と同様にして行われる．

ここで強調すべきことは，シングルエンド方式では，ビッ

トラインがディスチャージされるかどうかは，読み出さ

れるデータに依存するということである．0が読み出され

る場合，ビットラインの電荷はアクセス・トランジスタと

セル内インバータを通じてディスチャージされるが，1が

読み出される場合，電荷はディスチャージされない．従っ

て，次のサイクルでのプリチャージでの消費電力が削減さ

れる．このため，シングルエンド SRAM全体の消費電力

も，読み出されるデータの 0と 1の割合によって変わる．

2.2 既存のシミュレータ

CACTIは，広く使われているキャッシュを評価するため

のシミュレータである [4]．CACTIでは，トランジスタ・

レベルでメモリ回路の各部分（デコーダ，セル，周辺回路

など）の回路をモデル化して，遅延・消費電力・面積のシ

ミュレーションを行う．

CACTIでは，メモリの種類（DRAM, SRAM, CAM），

容量，ラインサイズ，連想度などのパラメータを入力する

と，それに合わせた最適なアレイの配置を自動的に選び結

果を出力する．本研究では，これらのうち，SRAMに着目

する．

2.2.1 SRAM階層化モデル

CACTIでは，H-Treeというアクセス方式を仮定してい

る [14]．この方式では，図 2に示すように， SRAM 全体

はバンクに分割され，それらは H-tree で接続される．ア

ドレスは H-tree を通ってバンクに到達する．各バンクは

図 3: サブアレイ

図 4: H-Treeの例：アレイからバンクまで

サブバンク，マット，サブアレイの順で分割される．サブ

アレイは，図 3に示す通り，セル・アレイとデコーダ，出

力ドライバーなどの周辺回路からなっている．アクセスす

る際は，図 4に示すように，アドレスを入力し，H形のパ

スを通じてデータを読み出す．サブアレイから読み出され

たデータは，ドライバーと配線などの周辺回路を通じて出

力される．

本研究では，従来のダブルエンド方式からシングルエン

ド方式に回路を変更することを述べたが，変更箇所は具体

的には，メモリセル・アレイ（ビットライン，メモリセル

などを含む）とセンス・アンプだけである．デコーダ，プ

リチャージ回路，各種ドライバーとカラムMuxなどは同

じ構造である．

2.2.2 CACTIの問題

CACTIでは，セルはダブルエンド方式を仮定している．

一方で，近年の SRAMではシングルエンド方式を用いる場

合が多い．CACTIはこのような SRAMに対応できない．

本節では，CACTIが仮定しているダブルエンド方式と主

流になっているシングルエンド方式の消費電力・遅延の違

いを説明することによって，シングルエンド方式の SRAM

をシミュレートできるツールを作る必要性について述べる．

シングルエンド方式の SRAMの消費電力と遅延は，ダ

ブルエンド方式と大きく異なっている．まず，遅延につい

ては，ダブルエンド方式はセンス・アンプを使っているが，
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シングルエンド方式では 2階層のビットライン（ローカル・

ビットラインとグローバル・ビットライン）をフルスイン

グさせてデータを読み出すため，両者の遅延は大きく違う．

消費電力については，SRAMの動的消費エネルギーの多

くはディスチャージされたビットラインの再チャージによ

る．再チャージの消費エネルギーは，電位変化量とビット

ライン容量の積で計算される．それによって，シングルエ

ンド方式とダブルエンド方式では，以下の点が異なる．

( 1 ) 電位変化．シングルエンド方式では，ビットラインが

Lowまでディスチャージされる．ダブルエンド方式で

は，ビットラインがセンス・アンプを使用するのでフ

ルスイングしない．

( 2 ) ビットライン容量．シングルエンド方式では，ビット

ラインが階層化されていて，セルと直接に接続してい

るローカル・ビットラインは一般に非常に短くする．

グローバル・ビットラインは長いが，セルと直接に繋

がっていないため，容量はダブルエンド方式のビット

ラインより小さい．

( 3 ) データ依存．シングルエンド方式においては，読み

出されるデータが 0 の時は，ビットラインがディス

チャージされるが，1の時は，ディスチャージされな

いので電力消費は少ない．このような特性は，ダブル

エンド方式では存在しない．

前述した通り，プロセッサにおいて，SRAMは非常に重

要な構成要素であるので，アーキテクチャの研究のために

は，シングルエンド方式の精度の良いシミュレータが必要

である．

3. シングルエンド SRAMの消費エネルギー
と遅延モデル

我々は既存の CACTIのモデルを元に，シングルエンド

方式の SRAM の消費電力や遅延をモデル化し実装した．

以下ではそのためのモデルについて説明する．

前述した通り，シングルエンド方式への改造は，サブア

レイだけに影響する．従って，モデル化の必要があるの

は，サブアレイについてのみである．本節では，本研究で

の SRAMモデルのベースとなる POWER7プロセッサ [7]

の 2R1W（2読み出しポート 1書き込みポート）シングル

エンド SRAM構造を説明した上でこれらのモデルを説明

する．

3.1 シングルエンド方式の SRAMセル

シングルエンド方式においては，前述した通り，読み出

しにはビットラインは 1本しか必要がないが，データを書

き込むためには，図 5に示すようにビットラインを用意す

る必要がある [7]．

この回路では，2つのアクセス・トランジスタは異なる

ワードラインで制御され，2つの独立した読み出しポート

として働き，複数のデータを同時に読み出すことができ

る．必要に応じて，片側だけからデータを読み出すことも

可能である．書き込みには，write enable信号が 0であれ

ば，ノードW はGNDに接続されて，書き込みデータに対

応する電圧をビットラインに印加させない．write enable

信号の電位を highにすれば，ノードW の電位が highに

なって，データがビットラインにのせられる．そして，両

側のワードラインを同時に有効にすると，データはセルに

書き込まれる．

本研究は，このモデルに基づいて，シミュレータの改造

とシミュレーションの検証を行った．

3.2 消費エネルギーモデル

以下では，動的消費エネルギーと静的消費エネルギーの

モデルについて順に説明する．

3.2.1 動的消費エネルギー

従来のダブルエンド方式においては，求めるべき動的消

費エネルギーはデコーダ，ワードラインドライバー，ビッ

トライン，センス・アンプ，Muxと出力ドライバーが消

費するエネルギーである．シングルエンド方式では，ダブ

ルエンド方式と比べてビットラインとセンスアンプに関わ

る消費エネルギーが変化する．さらに，センス・アンプは

シングルエンド方式では存在しないので，その消費エネル

ギーは 0である．このため，本研究ではこれらの消費エネ

ルギーが変化する部分のみを新たにモデル化し，それ以外

の部分は既存の CACTIのモデルをそのまま用いる．

各ゲートのスイッチング一回あたりの動的消費エネル

ギーは，以下の式で得られる [4]．

E = CV 2
dd (1)

ここで，Cは負荷容量，Vdd は電源電圧である．

サブアレイにおいて，1つの読み出しポートでデータを

読み出すときの消費エネルギー Edyread bl は下記の式で与

えられる．

Edyread bl = (Clocal bl + Cglobal bl

+ Clg connect)× V 2
dd ×Nsubarray column

× Ratiodata zero (2)

ここで，Nsubarray columnはサブアレイに含まれる列方向

のセルの数である．Ratiodata zero は，入力パラメータの 1

つとして，読み出されるデータの 0の割合である．Clocal bl

と Cglobal bl はそれぞれグローバル・ビットラインとロー

カル・ビットラインの配線容量と，配線に繋がっているト

ランジスタの容量の和である．Clg connect は，ローカル・

ビットラインとグローバル・ビットラインを繋いでいるイ

ンバータ（lgINV）のドレイン容量とNMOS（lgNMOS）

のゲート容量の和である．つまり
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図 5: 2R1Wのシングルエンド SRAM構造 [7]

Clocal bl = (Cwire per cell h + Cdrain cell access tr)

× Ncell per local bl + Cgate lgINV

+ Cdrain write drv NMOS (3)

Cgloble bl = (Cwire per cell h + Cdrain lgNMOS

/ Ncell per local bl)×Nsubarray row

+ CMux (4)

Clg connect = Cgate lgNMOS + Cdrain lgINV (5)

Ncell per local bl は，1本のローカル・ビットラインに繋

がっているセルの数である．Nsubarray row はサブアレイ

の行数で，Ncell per local bl で割れば，1本のグローバル・

ビットラインと繋がっているローカル・ビットラインの

本数になる．Cwire per cell h はセルの高さと同じ長さの配

線の容量である．Cgate lgINV と Cdrain lgINV は，それぞ

れインバータ lgINV のゲート容量とドレイン容量であ

る．Cdrain write drv NMOS は，書き込みドライバとビッ

トラインを繋がっている NMOS のドレイン容量である．

Cdrain cell access tr はセル内アクセス・トランジスタのド

レイン容量である．Cgate lgNMOS と Cdrain lgNMOS は，

それぞれ lgNMOS のゲート容量とドレイン容量である．

CMuxは，Muxの入力容量であって，従来のダブルエンド

方式と同じように配置されている．

図 6: 書き込みの際に動作するドライバー

書き込みエネルギーについては，式 (6) に示す式で計

算できる．ここで，書き込む際には，片側のビットライ

ンが必ずディスチャージされるので，読み出しと異なり，

Ratiodata zero は式に存在しない．

Edywrite = (Clocal bl + Cwrite drv)× V 2
dd (6)

Cwrite drv は書き込みドライバーのノードW における

容量である．書き込みドライバーは，ローカル・ビットラ

イン毎に 1つ用意されるので，図 6に示すように，書き込

まれる行に対応する書き込みドライバーのみが動作する．

従って，書き込みエネルギーの計算には Nsubarray row の
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項はない．

3.2.2 リーク電力

リーク電力は，以下の式で計算される．

P = IVdd (7)

I はトランジスタのリーク電流である．サブアレイの

リーク電力 Pleak は以下の式で計算できる．

Pleak = (((Iwrite drv NMOS + IlgNMOS + IlgINV )

× 2/Ncell per local bl + Icell)×Nsubarray row)

+ 2× IMux)×Nsubarray column × Vdd (8)

Icell = 2× (Icell INV + Icell access tr) (9)

ここで，Iwrite drv NMOS は書き込みドライバとビットラ

インを繋いでいる NMOSによるリークである．IlgNMOS

と IlgINV は，それぞれ lgNMOS と lgINV におけるリー

クである．IMuxと Icellは，Muxとセル内トランジスタに

よるリークである．Icell は，アクセス・トランジスタによ

るリーク Icell access trとインバータによるリーク Icell INV

の和である．

式 (8)の IMux はグローバル・ビットラインで発生する

リークなので， Nsubarray row の乗算後に加算される．

ダブルエンド方式のリーク電力と比べると，主には，グ

ローバル・ビットラインとローカル・ビットラインを繋ぐ

トランジスタにおけるリークが増えている．

3.3 遅延モデル

本節では，シングルエンド方式の遅延モデル，主には

ローカル・ビットラインとグローバル・ビットラインの遅

延モデルを示す．その前に，CACTIで用いられている遅

延モデルを説明し，なぜビットラインだけに着目するかを

述べる．

3.3.1 サブアレイの遅延モデル

CACTIでは，アクセス遅延 Taccessは以下の式で計算さ

れる [14]．

Taccess = Trequest−network + Tsubarray

+ Treply−network (10)

ここで，Trequest−networkと Treply−networkはそれぞれ入

力信号と出力データの H-treeでの配線遅延である．そし

てサブアレイのアクセス遅延 Tsubarray は以下の式で定義

される．

Tsubarray = max(Trow−decoder−path,

Tbit−Mux−decoder−path,

Tsenseamp−decoder−path) (11)

Trow−decoder−path は，信号が行デコーダを通じて，ワー

ドラインとビットラインでデータを読み出すパスの遅延で

ある．Tbit−Mux−decoder−pathは，信号がMuxデコーダにデ

コードされ，サブアレイから出力したデータを選ぶパスの遅

延である．Tsenseamp−decoder−pathは，信号がセンス・アン

プのデコーダにデコードされ，センス・アンプを制御するパ

スの遅延である．サブアレイ全体の遅延 Tsubarrayは，上述

3つのパスの最大値を遅延とする．Tbit−Mux−decoder−path

と Tsenseamp−decoder−path ではデコーダ，ドライバーとセ

ンス・アンプなどの遅延を計算するが，ダブルエンド方式

からシングルエンド方式への変更で，前者は変化がなく，

後者は存在しない．Trow−decoder−path は以下の式で得ら

れる．

Trow−decoder−path = Trow−predec + Trow−decoder−drv

+ Tbitline + Tsenseamp (12)

ここで，Trow−predecは，サブアレイのプリデコーダの遅

延である．Trow−decoder−drv は行デコーダのドライバーに

おけるワードラインの遅延である．Tbitlineは，ビットライ

ンの遅延である．Tsenseamp は，センス・アンプの遅延で

ある．

シングルエンドでは，この式の 4 つの項の中で，

Trow−predecoder と Trow−decoder−drv はダブルエンドの場

合と変化はなく，Tsenseamp は存在しない．つまり，シン

グルエンド方式のアクセス遅延を求めるには，ダブルエン

ドにおける計算において，ビットライン（ローカル・ビッ

トラインとグローバルと両者の繋がりを含む）遅延だけを

修正すれば良い．

3.3.2 ビットラインの遅延モデルの違い

回路構成が異なるので，ダブルエンドとシングルエンド

方式のビットライン遅延の計算方法は異なる．従来のダブ

ルエンド方式では，微小な電位の変化をセンス・アンプに

より読み取るため，ビットラインの遅延はそれ専用の式で

計算されている [4]．シングルエンド方式でビットライン

はフルスイングするので，通常のロジック回路と同じ方法

で計算すれば良い．

CACTIでは，Horowitzの式 [15]でロジック回路の遅延

を計算して用いる．Horowitzの遅延式では，回路の時定数

を計算する必要がある．時定数は，

τ =
∑

Ron × C (13)

で計算される．ここで，Ron はゲートのトランジスタの

ON抵抗であり，C は負荷容量である．

CACTIでは，トランジスタの ON抵抗 Ron を計算する

とき，入力信号が理想的なステップ信号ではない．そのた
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図 7: ローカル・ビットラインの等価回路

め，トランジスタのドレイン電流として，飽和電流 Isat で

はなく，実効的なドレイン電流 Ieff [16]を用いて抵抗を計

算している [14]．この実効電流は以下のようにして求めら

れる．

Ron =
Vdd

Ieff
(14)

Ieff =
IH + IL

2
(15)

ここで，IH = IDS(VGS = Vdd, VDS = Vdd/2), IL =

IDS(VGS = Vdd/2, VDS = Vdd)である．IDS はトランジス

タのドレイン電流であり，VGS と VDS はそれぞれトラン

ジスタのゲート電圧とドレイン・ソース間電圧である．

従来の CACTI では，以上のようにして Ron を計算し

て，τ を求めているが，Horowitzの式が書かれた文献 [15]

によれば，τ はステップ信号が入力された時の時定数とあ

り，CACTIでの計算方法は誤っている．よって，本研究

では，Ron は Isat で計算し，τ を求める．この計算方法誤

りについての評価を付録 A.1に載せている．以降，トラン

ジスタの ON抵抗を，トランジスタの抵抗と呼ぶ．

Horowitzの式は，時定数 τ と入力信号の立ち上がり時

間の関数である．信号の立ち上がり時間は動的に決まる

ため，モデルに関する変数は回路の時定数 τ だけである．

よって，以下のビットラインの遅延モデルの説明では，時

定数 τ の計算を中心に述べる．

3.3.3 ローカル・ビットライン

本研究では，ビットラインの等価回路は CACTI [4]と同

じ方法で構築する．図 5に示した回路より，ワードライン

の立ち上がりから lgINV までの遅延について，ローカル・

ビットラインの等価回路は図 7に示すように書くことがで

きる．それより，ワードラインの信号が立ち上がる時の時

定数 τ は以下の式で計算できる．

τlocal bl = Rmem × Clocal bl + (Rmem

+ Rwrite drv NMOS +Rlocal bl)

× Cdrain write drv NMOS (16)

Rmem = Raccess tr +Rcell pull down (17)

ここで，Rmem はメモリセル内，電荷のディスチャー

ジパスのトランジスタの抵抗である．Rlocal bl は，ローカ

ル・ビットラインの配線抵抗である．Rwrite drv NMOS は

書き込みドライバとビットラインを繋いでいる NMOSの

抵抗である．ビットラインの電荷のディスチャージはセ

ル内アクセス・トランジスタとインバータの NMOSトラ

ンジスタを通じて行う．Rcell pull down はセルのインバー

タの NMOSの抵抗である．式 (16)で，通常，Clocal bl は

Cdrain write drv NMOS より圧倒的に大きいので，前項が時

定数を決定づける．シミュレーションによると，後項は前

項の 1/10未満である．

3.3.4 グローバル・ビットライン

グローバル・ビットラインの時定数は，ローカル・ビッ

トラインと同じ方法で以下の式で計算できる．

τglobal bl = (RlgNMOS)× Cglobal bl

+ (Rglobal bl +RlgNMOS +Rbit Mux)

× Cdrain bit Mux (18)

ここで，RlgNMOS はグローバル・ビットラインのプルダウ

ン・トランジスタの抵抗であり，Rbit MuxとCdrain bit Mux

はそれぞれグローバル・ビットラインと繋がっているMux

トランジスタの抵抗とドレイン容量である．通常，Cglobal bl

は Cdrain bit Mux より圧倒的に大きいので，前項が時定数

を決定づける．シミュレーションによると，前項より後項

は一桁小さい．

4. シミュレーション結果の検証

本章では，初めに検証方法と評価環境について説明し，

そして消費電力と遅延の検証結果と誤差分析を述べる．

4.1 検証方法と評価環境

本研究で修正したシングルエンド SRAM用CACTIを検

証するために，HSPICEを用いて，回路シミュレーション

を行った．そして，HSPICEと CACTIのシミュレーショ

ン結果を比較して，モデルを評価した．前述した通り，サ

ブアレイのモデルだけを修正したので，それのみを検証

した。

HSPICEのバーションは L-2016.06-SP1-1で，ベースと

なる CACTIのバーションは 6.5 [17]である．HSPICEシ

ミュレーションで使用した各トランジスタのサイズと配

線のパラメータは，付録 A.2 に載せている．トランジス

タモデルとしてはアリゾナ州立大学が求めた PTM [18]の

16nm-HPトランジスタモデルを使用した．

4.1.1 テクノロジーパラメータ

我々が改造した CACTI のシミュレーション結果を

HSPICE を用いて検証するために，CACTI に設定する

トランジスタに関するパラメータと配線容量などのテクノ

ロジーパラメータを求める必要がある．これは，HSPICE
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(a) 0:25%, row × column ⩽ 1024 (b) 0:50%, row × column ⩽ 1024 (c) 0:75%, row × column ⩽ 1024

(d) 0:25%, row × column > 1024 (e) 0:50%, row × column > 1024 (f) 0:75%, row × column > 1024

図 8: 読み出す場合の消費電力

でのシミュレーションによって求める．得られたパラメー

タを付録 A.2に記している．

消費電力と遅延に影響を与えるパラメータは配線とトラ

ンジスタの容量と抵抗である．配線の容量と抵抗は設定値

を使う．トランジスタの抵抗はドレイン電流とリーク電流

で計算でき，そのドレイン電流とリーク電流はHSPICEで

簡単に測定できるので，ここでトランジスタの容量の計算

方法について述べる．

まずは HSPICEによりゲートの消費エネルギーを測定

し，容量 C を E = CV 2 より計算で求める．CACTI の

ソースコードに書かれている計算式を整理すれば，Cgate

と Cdrain は以下の式で得られる．

Cgate = width× (1.2Cg ideal + 3Cfringe) (19)

Cdrain = Cjunc area × (3λ+ 3stack × λ)× width

+ Cjunc sidewall × (width+ 6λ+ 6stack × λ)

+ (Cfringe + 0.2Cg ideal)× [width+ 2width

× (stack − 1)] (20)

ここで，widthは，トランジスタのチャネル幅であり，

stackはゲートのスタック数である．Cg idealは，単位幅の

トランジスタのゲートと基盤からなる並行平板の容量であ

る．Cfringe は，単位幅のトランジスタのゲートと基盤の

間のフリンジ容量である．Cjunc area は単位接合面積の容

量であり，Cjunc sidewallは単位幅のトランジスタの側壁接

合容量である．

式の中，独立変数は widthと stackであり（HSPICEの

回路で設定できる），λは定数であり，他の変数は計算すべ

きテクノロジー変数である．つまり，独立変数は 2つあっ

て，計算すべきテクノロジー変数は 4 つである．widthと

図 9: 書き込む場合ビットラインと書き込みドライバーの消費

電力

stackを変え，HSPICEを用いてシミュレーションを行い，

Cgateと Cdrainに測定値を与え，4つの方程式を立てれば，

4つのテクノロジー変数を求めることができる．

誤差を削減するために，単純に連立方程式を解く代わり

に，重回帰分析も使っている．

結果として，HSPICEで測定した容量値と比較すると，

得られたテクノロジー変数で計算されたゲート容量 Cgate

との平均誤差は 7.5%であり，ドレイン容量 Cdrain との容

量の誤差は 7.9%である．サブアレイのゲートはほとんど

stack = 1であって，この場合，ゲート容量とドレイン容

量の誤差はそれぞれ 1.3%，9.5%である．

4.2 消費エネルギーの評価

本節では，サブアレイのメモリセル・アレイにおける動

的消費エネルギーとリーク電力を評価する．

4.2.1 動的消費エネルギー

前述した通り，シングルエンド方式では，読み出される

データの 0と 1の割合によって動的消費エネルギーが変わ

c⃝ 2018 Information Processing Society of Japan 8

Vol.2018-ARC-232 No.15
2018/7/31



情報処理学会研究報告
IPSJ SIG Technical Report

図 10: リーク電力

(a) 8セル/ローカル・ビットライン

(b) 16セル/ローカル・ビットライン

図 11: ローカル・ビットラインの遅延

る．検証においては，0の割合を 25%，50%，75%に設定

し，シミュレーションを行った．結果を図 8に示す．横軸

はサブアレイの行数と列数を示してセル数の昇順で並ぶ．

CACTI-DE，CACTI-SEはそれぞれダブルエンド方式と

シングルエンド方式の CACTIのシミュレーション結果で

あり，HSPICE-SEは HSPICEでのシミュレーション結果

である．

どの場合も，CACTI-SEは CACTI-DEより正確な値を

示している．また，CACTI-DEによるシミュレーション

結果はデータに依存しないが，CACTI-SEはデータの 0の

割合によって消費エネルギーの変化を精度良くシミュレー

トできる．全測定点における平均で，CACTI-DEの誤差

は 40.5%であるのに対して，CACTI-SEの誤差は 19.3%で

あり，正確にシミュレートできている．特に，誤差が良く

改善された例として，32× 256のサブアレイの平均誤差を

CACTI-DEの 41.6%から CACTI-SEの 11.7%までに抑え

図 12: グローバル・ビットラインの遅延

ることができる．

書き込みの場合の評価結果を図 9 に示す．ほとんどの

場合で，CACTI-SE は CACTI-DE より正確な値を示し

ている．全測定点における平均で，CACTI-DEの誤差は

72.3%であるのに対して，CACTI-SEの誤差は 23.9%しか

なく，正確にシミュレートできている．CACTI-DEの大き

な誤差の主要な原因は，ダブルエンドでは，書き込みデー

タに対応する電圧は長いビットラインに印加する必要があ

るが，シングルエンドでは図 6に示しているように一部の

短いローカル・ビットラインのみに印加する必要がある．

4.2.2 リーク電力

リーク電力の測定結果を図 10に示す．CACTI-DEの全

測定点での平均誤差が 27.2%であるのに対して，CACTI-SE

では 9.6%まで小さくすることができ，シングルエンド方式

の階層化ビットラインを正確にシミュレートできている．

4.3 遅延の評価

本節では，サブアレイにおけるローカル・ビットライン

とグローバル・ビットラインの遅延を評価する．

4.3.1 ローカル・ビットライン

ワードライン信号の立ち上がり時間によって，ローカル・

ビットラインの遅延は変わる．従って，検証のために，立

ち上がり時間を 20～100psに変化させ，ローカル・ビット

ラインに繋がっているセルの数を 8や 16に設定し，シミュ

レーションを行った．

測定結果を図 11に示す．ローカル・ビットラインあた

りセル数が 8の場合，全測定点の平均誤差は 7.8%であり，

16の場合は 9.2%であり，十分に小さいことがわかった．

4.3.2 グローバル・ビットライン

グローバル・ビットラインの長さは，サブアレイの行数

によって異なる．長くなると，容量も抵抗も大きくなり，

その結果，遅延が増加する．本節では，サブアレイの行数

を 32～256に変化させ，シミュレーションを行った．

測定結果を図 12に示す．HSPICEと比較すると，全測

定点の平均誤差は 32.1%であった．実際のシミュレーショ

ンでは，サブアレイの行数は 128行以下に設定される場合

が多いので，その場合での平均誤差は 18.1%であった．

図 12からわかるように，行数を増やすと，遅延の誤差

は大きくなる．その原因は，HSPICEモデルでは，配線に
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おける容量（配線自体の容量および配線と繋ぐトランジス

タのドレイン容量）と抵抗を実際の場合と同様に分散して

いるが，CACTIでは集中させているためである．この違

いは，ビットラインが長いほど顕在化する．この誤差を減

らすためには，CACTIにおいても，分散 RCモデルにす

る必要がある．これは，将来の課題とする．

ビットライン全体に対して，ローカル・ビットラインの

遅延とグローバル・ビットラインの遅延の和（ワードライ

ン上がり時間 20～100ps，サブアレイ行数 32～256）で計

算すると，測定の全ての組み合わせについて平均誤差率は

10.2% であった．

5. おわりに

LSI 技術の微細化により，従来のダブルエンド方式で

は，サブスレッショルド・リーク電流によるノイズにより，

SRAMを正しく動作させることが難しくなった．このた

め，シングルエンド方式が現在主流になっている．本研究

では，CACTIをシングルエンド方式の SRAMに対応でき

るように修正した．修正においては，シングルエンド方式

の SRAMアレイをモデル化して，そのモデルでCACTIが

使っているダブルエンド SRAMモデルを置き換えた．

本研究で，サブアレイの動的消費エネルギー，リーク電

力，遅延について，HSPICE を用いて検証した．その結

果，サブアレイのメモリセル・アレイにおいて，動的読み

出し消費エネルギー，動的書き込み消費エネルギー，リー

ク電力，遅延の全測定点での平均誤差はそれぞれ 19.3%，

23.9%， 9.6%， 10.2%となり，十分小さい誤差でシミュ

レートできることを確認した．
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付 録

A.1 抵抗Ronの計算方法

3.3.1節で，Horowitz の遅延式の時定数に用いられるト

ランジスタ抵抗 Ronが従来の CACTIにおいての計算方法

が誤っていることを述べた．本節では，これについて検証

する．
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図 A·1: インバータの遅延

PTM [18]の 16nm-HPトランジスタモデルを 300Kの温

度で HSPICEシミュレーションにより，Isat と式 (15)の

IH と IL を求めると，Ieff として以下の関係が得られた．

Ieff =
Isat
2.194

(A.1)

2種の Ron 計算方法を検証するために，シミュレーショ

ンにより，INV，NAND2と NOR2ゲートの遅延を検証し

た．ゲートのファンアウトを 1と 4にし，入力信号の立ち

上がり時間を 5～35psに変化させた．全てのゲートにおい

て，NMOSと PMOSのチャネル幅はそれぞれ 10λ，20λ

と設定した．評価結果を図 A·1，図 A·2，図 A·3に示す．
凡例の HSPICEは，HSPICEシミュレーションで測っ

た遅延である．R = V/Isat は，Ron が Isat で計算され

る場合の Horowitz 式を用いた遅延である．R = V/Ieff

は，Ron が Ieff で計算される場合の遅延である．評価結

果より，Ron の計算に Isat を使えば，INV，NAND2 と

NOR2 ゲート遅延の全測定点での平均誤差率はそれぞれ

12.0%，12.1%，8.6%である．Ieff を使う場合，平均誤差

率は 145.7%，146.0%，138.3%，非常に大きくなる．従っ

て，Ronは Isatを用いて計算することが正しいことが検証

された．

加えて，抵抗計算の 2方式において，ローカル・ビット

ライン（8セル/ローカル・ビットライン）遅延のシミュ

レーション結果を比較した．図 A·4に示すように，Ieff を

使うと，誤差が非常に大きくなる．

A.2 シミュレーションで用いたパラメータ

シミュレーションで設定したサブアレイ内の各ゲートと

トランジスタのチャネル幅を表 A·1 に示す．同表でゲー
トのチャネル幅とは，そのゲートの NMOS トランジス

タのチャネル幅であり，ゲート内 PMOSのチャネル幅は

CACTIと同様に，常に NMOSのチャネル幅の 2倍に設定

している．ゲートとトランジスタの名前については，図 5

を参照すること．

図 A·2: 2入力 NANDゲートの遅延

図 A·3: 2入力 NORゲートの遅延

図 A·4: ローカル・ビットライン（8セル）の遅延

名前 チャネル幅

セル・インバータ・NMOS 4λ

セル・インバータ・PMOS 4λ

アクセス・トランジスタ 10λ

プリチャージ用 PMOS 24λ

lgINV 4λ

lgNMOS 30λ

アクセス・トランジスタ 10λ

表 A·1: サブアレイ内各ゲートとトランジスタのチャネル幅
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抵抗 15 MOhm/m

容量 0.224 nF/m

表 A·2: 配線のパラメータ

Cg ideal 7.252× 10−16F/µm

Cfringe 5.490× 10−17F/µm

Cjunc 9.895× 10−15F/µm2

Ion(NMOS) 1.309× 10−3A/µm

Ioff (NMOS) 4.320× 10−7A/µm

Igate on(NMOS) 7.030× 10−10A/µm

表 A·3: トランジスタパラメータ

配線のパラメータを表 A·2に示す．
HSPICE のシミュレーション結果を使って得られた

CACTIのトランジスタパラメータを表 A·3に示す．修正
したパラメータのみを出している．ここで，Igate onと Ioff

は温度 300Kの場合の測定値である．主要なパラメータは

表に示しているが，ツール全体に対して，他の細かい修正

もいくつかある．
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