
回路遅延の非線形モデルを用いた
モンテカルロ法による遅延ばらつき解析
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概要：低電圧動作において回路遅延は非線形に変動し，線形モデルを用いた従来の解析手法では遅延ばら
つきは解析できない．そこで本論文では，非線形領域における回路の遅延ばらつきを解析するための新た
な手法を提案する．本手法では，EKVモデルと同様の考え方で各 MOSFETのしきい値電圧変動に対す
る回路全体の遅延変動の非線形性を正確にモデル化し，これらの遅延変動の重ね合わせを回路全体の遅延
変動として求め，モンテカルロ法により遅延ばらつき解析を行う．65nmプロセスを想定した回路シミュ
レーションにおける遅延変動を提案手法により正確にモデル化できることを示す．
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Monte Carlo-based Delay Variation Analysis
with Non-Linear Circuit Delay Model
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Abstract: Since circuit delay fluctuates non-linearly at low voltage, the delay variation cannot be analyzed
by conventional methods with linear model. This paper proposes a new method to analyze delay variation
at non-linear region. By our proposed method, we analyze delay variation according to the following pro-
cedure. At first, as EKV model for modeling a MOSFET operation, we accurately model non-linear circuit
delay fluctuation due to fluctuation of a threshold voltage of MOSFETs. Next, with superposition of these
delay fluctuation model, we model the circuit delay fluctuation due to fluctuation of threshold voltage of all
MOSFETs . Finally, with Monte Carlo method, we calculate the circuit delay variation. We demonstrate
that our proposed method can accurately model the delay variation of circuit with 65 nm process MOSFET
in HSPICE simulation.
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1. 序論

MOSFETの製造プロセスの微細化に伴い，スケーリン

グ則にしたがって集積回路は高性能化の一途を辿ってき

た [1]．その一方で，微細化が進むにつれて MOSFETの
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性能ばらつきは増大しており，その原因としては RDF

（Random Dopant Fluctuation）[2]のような静的なランダ

ムばらつきや RTN（Random Telegraph Noise）[3]のよう

な動的なランダムばらつきが挙げられる．MOSFETの性

能ばらつきは回路性能のばらつきを引き起こし，回路の信

頼性を低下させる要因となる．要求した動作速度を満たす

ような回路設計には，MOSFETの性能ばらつきによる影

響を考慮した遅延ばらつき解析が必要である．

回路遅延を解析するための従来手法として STA（Static

Timing Analysis）がある．STAでは，論理ゲートの入力電

圧のスリューと負荷容量を入力としたルックアップテーブ
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ルによりゲート遅延をモデル化し，回路全体の遅延を見積

もることができる．しかし，STAでは回路内のMOSFET

の性能ばらつきといったばらつき要素については考慮され

ておらず，遅延ばらつきの解析ができない．そこで，回路遅

延ばらつきを見積もるための手法として SSTA（Statistical

Static Timing Analysis）が提案されている [4]．SSTAで

は，STAで用いていたルックアップテーブルを回路遅延

ばらつきに寄与する各ばらつき要素に対して拡張し，ゲー

ト遅延をモデル化する．しかし，SSTAでは遅延ばらつき

に寄与する各ばらつき要素の条件ごとにルックアップテー

ブルが必要でありコストが大きい．また，SSTAでは線形

モデルを用いることが一般的であり，低電圧動作における

ゲート遅延の非線形な変動を正確に表現することができ

ない．ゲート遅延の非線形な変動を正確に表現するため，

ゲート容量の充放電の式からゲート遅延をモデル化する手

法が提案されている [5,6]．文献 [5]では，subthreshold領

域，near-threshold領域および above-threshold領域の 3領

域ごとに求めたMOSFETのオン電流のモデル式からゲー

ト遅延をモデル化している．また文献 [6]では，幅広い電

圧領域における MOSFET のオン電流を EKV モデル [7]

で用いられている非線形関数によって表し，ゲート遅延を

モデル化している．

本論文では，STAベースの手法とは異なる手法によっ

て，幅広い電圧領域における回路遅延ばらつきが見積もる

ことが可能な新たな遅延ばらつき解析手法を提案する．本

論文は以下のような構成となる．2節では，遅延ばらつき

解析手法として線形モデルを用いた手法の問題点を指摘

し，提案手法について説明する．3節では，線形モデルを

用いた遅延ばらつき解析手法と提案手法による遅延ばらつ

き解析の精度を比較し，提案手法の有効性を示す．4節で

は，本論文のまとめを行う．

2. 遅延ばらつき解析

本節では，まずゲート遅延を非線形関数によってモデル

化できることを確認する．次に，線形モデルを用いた遅延

ばらつき解析手法の問題点について指摘し，非線形モデル

を用いたモンテカルロ法による遅延ばらつき解析手法を提

案する．

2.1 ゲート遅延モデル

ゲート遅延 Td は，式 (1)のようにゲート容量の充放電

の式で表せる．

Td = k0
CVdd

I
(1)

ここで k0 は定数，C はゲート容量，Vdd は電源電圧，I は

MOSFETのオン電流である．k, C, Vdd は一定値である

とすると，ゲートを構成するMOSFETのしきい値電圧 Vth

のばらつきに対するオン電流の変動を正確にモデル化する

・・・ ・・・

図 1 インバータチェイン

ことによってゲート遅延がモデル化できる．

強反転領域におけるMOSFETのオン電流は式 (2)のよ

うに表せる [8]．

I = k1(Vdd − Vth)
α (2)

ここで k1, α は定数である．また，弱反転領域における

MOSFETのオン電流は式 (3)のように表せる [9]．

I = k2 exp

(
Vdd − Vth

nVT

)
(3)

ここで k2 は定数，nはサブスレッショルドスロープ，VT

は熱電圧である．式 (2)と式 (3)を用いる場合，電圧領域

ごとにゲート遅延をモデル化できる．しかし，強反転領域

と弱反転領域の境界付近でMOSFETを駆動する場合，し

きい値電圧が変動すると電圧領域は強反転領域から弱反転

領域，または弱反転領域から強反転領域に遷移する．その

ため，強反転領域と弱反転領域の間を補完できるモデルで

オン電流を表現する必要がある．

全電圧領域に対応したオン電流のモデルの 1つに EKV

モデルが挙げられる．EKVモデルでは，式 (4)のようにオ

ン電流をモデル化する．

I = k3 ln
α

[
1 + exp

(
Vdd − Vth

αnVT

)]
(4)

ここで k3は定数である．式 (4)により，オン電流の強反転

領域における線形性および弱反転領域における非線形性を

正確に表現しながら電圧領域間も補完できる．本節では，

図 1のようなインバータチェインのゲート遅延を考える．

インバータの出力の立ち下がり時には主に NMOSが駆動

し，立ち上がり時には主に PMOSが駆動する．そのため，

NMOSのしきい値電圧変動によってゲートの立ち下がり

遅延が変動し，PMOSのしきい値電圧変動によってゲート

の立ち上がり遅延が変動する．電源電圧 Vdd = 0.3V（弱

反転領域）, 0.7V（強反転領域）の場合の NMOSのしき

い値電圧変動∆Vthnに対するゲートの立ち下がり遅延を式

(1)と式 (4)を用いてモデル化した結果を図 2に示す．図 2

より式 (1)と式 (4)を用いることで強反転領域と弱反転領

域の両方でゲート遅延の変動を正確に表現できる．また，

PMOSのしきい値電圧変動に対するゲートの立ち上がり遅

延も同様に式 (1)と式 (4)を用いてモデル化可能である．

2.2 遅延パス全体の遅延変動モデル

遅延パスにおける遅延ばらつき解析を行うためには，遅

延パス全体の遅延を正確に表現できるモデルが必要であ

る．2.1節で述べたように，EKVモデルで用いられる非線
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図 2 インバータチェインのゲート遅延モデル化結果

Target gate

Second gate

Third gate

Other gates

図 3 インバータチェインにおけるゲート遅延変動による後段のゲー

ト遅延への影響

形関数によってMOSFETのしきい値電圧変動によるゲー

ト遅延を正確にモデル化できる．その一方で図 3に示すよ

うに，ゲート遅延が変動する場合，後段のゲート遅延にそ

の影響は波及していく．そのため，回路遅延ばらつきをモ

デル化するには単に各ゲートの遅延変動を足し合わせるの

ではなく，各ゲートの遅延変動による遅延パス全体への影

響を考慮する必要がある．本節では，回路遅延ばらつきの

モデル化手法として線形モデルと非線形モデルを用いる手

法について説明する．

2.2.1 線形モデル

遅延パスを構成する各MOSFETのしきい値電圧変動に

より遅延パスの遅延が線形に変動すると仮定した場合，遅

延パス全体の遅延変動 ∆dは式 (5)のように各MOSFET

のしきい値電圧変動の線形和で表される．

∆d =

N∑
i=1

ki∆Vth,i (5)

ここでN は遅延パスを構成する総MOSFET数，kはしき

い値電圧の感度係数である．

MOSFET のオン電流はオーバードライブ電圧 Vod =

Vdd − Vth に関する単調増加関数である．強反転領域にお

いてオーバードライブ電圧がしきい値電圧変動量と比べて

十分大きいと仮定する．このとき，各MOSFETのしきい

値電圧変動によるゲート遅延が微小変化するため，遅延パ

ス全体の遅延変動を式 (5)で表すことができる．その一方

で，弱反転領域においてオーバードライブ電圧がしきい値

電圧変動量と比べて同程度，または小さいと仮定する．こ

のとき，各MOSFETのしきい値電圧変動によるゲート遅

延は非線形に変動し，遅延パス全体の遅延は式 (5)で表す

ことができない．そのため，遅延変動の非線形性を正確に

表現できるモデルが必要となる．

2.2.2 非線形モデル

図 3に示すように，ある段のゲート遅延が変動した場合，

後段のゲート遅延にその影響は波及していく．まずは，ng

段目のゲートを構成する n番目のMOSFETのしきい値電

圧変動∆Vth,nによってゲート遅延変動∆dng
が生じ，∆dng

によって以降の段のゲート遅延変動∆d′ng+1, ∆d′ng+2, · · ·
が生じる場合を考える．このとき，遅延パス全体の遅延変

動 ∆dは式 (6)のように表される．

∆d = ∆dng
+

∑
i=ng+1

∆d′i (6)

また，∆dng
は式 (1)を用いて式 (7)のように表せる．

∆dng
= kng

Cng
Vdd

I(Vth = Vth0 +∆Vth,ng)
− d0,ng

(7)

ここで Vth0 はばらついていない場合の MOSFETのしき

い値電圧，d0,ng
はすべてのMOSFETにしきい値電圧ばら

つきがないときの ng 段目のゲート遅延である．

ng 段目のゲート遅延が変動する場合，ng 段目のゲート

の出力電圧のスリューが変動し ng + 1段目のゲート遅延

が変動する，というように各段のゲート遅延は相関を持っ

て変動する．そこで，各ゲート遅延変動の総和である遅延

パス全体の遅延変動を 1つのゲート遅延変動のような形に

近似する．すなわち，式 (6)を式 (7)のような式で近似す

る（式 (8)）．

∆d ≃ K ′Vdd

I ′(Vth = Vth0 +∆Vth,n)
−

∑
i=ng

d0,i (8)

ここでK ′ は定数，d0 はしきい値電圧ばらつきがない場合

の遅延パス全体の遅延である．2.1節では，ゲート遅延の電

流部分に EKVモデルで用いられている非線形関数を適用

して正確にモデル化できることを確かめた．そこで，ゲー

ト遅延の場合と同様に，式 (8)の I ′ に EKVモデルで用い

られている非線形関数を適用する．このとき，遅延パス全

体の遅延変動は式 (9)のように表せる．

∆d =
Knonlin,nVdd

lnαn [1 + exp (βn{Vod,n −∆Vth,n})]
−

∑
i=ng

d0,i

(9)

EKVモデルで用いられる非線形関数は本来単体MOSFET

のオン電流のモデル式だが，式 (9) の 4 つのパラメータ

Knonlin,n, αn, βn, Vod,n をフィッティングパラメータと

して求めることにより I ′ をモデル化する．

次に，遅延パスを構成するすべてのMOSFETのしきい
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値電圧がばらつく場合を考える．ある 1つのMOSFETの

しきい値電圧変動がもたらす遅延パス全体の遅延変動が周

囲のMOSFETのしきい値電圧の状況によらず等しい，す

なわち各MOSFETのしきい値電圧変動による遅延パス全

体の遅延変動の独立性が成り立つと仮定する．このとき，

式 (9)から求めた各MOSFETのしきい値電圧変動による

回路全体の遅延変動の総和がすべてのMOSFETのしきい

値電圧がばらつく場合の回路全体の遅延変動となる．遅延

パスを構成する総MOSFET数がN 個であるとすると，す

べてのMOSFETのしきい値電圧がばらつく場合の遅延パ

ス全体の遅延変動∆dは式 (9)を用いて式 (10)，式 (11)の

ように表せる．

∆d =

N∑
j=1

∆dj (10)

∆dj =
Knonlin,jVdd

lnαj [1 + exp (βj{Vod,j −∆Vth,j})]
−

∑
i=jg

d0,i

(11)

2.3 モンテカルロ法による遅延ばらつき解析

遅延ばらつき解析を行うためには，遅延ばらつきを正確

にモデル化する必要がある．また，遅延ばらつきをモデル

化するためには遅延パスを構成する各MOSFETのしきい

値電圧ばらつきを正確に再現する必要がある．そこで，提

案手法では 2.2.2項で示したような遅延パス全体の遅延変

動モデルを用いる．また，すべてのMOSFETのしきい値

電圧ばらつきによる遅延パス全体の遅延ばらつきをモンテ

カルロ法による数値計算で求める．本手法を用いることで，

HSPICEなどの回路シミュレーションによるモンテカルロ

シミュレーションに比べてより高速にシミュレーション結

果が得られる．また，物理法則にしたがった数式を用いた

数値計算シミュレーションを行うことで，回路シミュレー

ションよりも詳細な物理パラメータの解析が可能である．

3. 回路遅延の非線形モデルを用いた遅延ばら
つき解析

本節では，2.2で述べた線形モデルと非線形モデルを用

いた遅延ばらつき解析手法の解析精度を比較する．比較に

は，3種類の評価回路における遅延ばらつきの HSPICEシ

ミュレーション結果の再現精度を用いる．比較結果から，

提案手法である非線形モデルを用いた遅延ばらつき解析手

法の有効性を示す．

3.1 評価回路

回路内の遅延パス全体の遅延ばらつきを実際に測定する

のは困難である．そのため，実際の遅延ばらつき測定にお

いては発振周波数として遅延パス全体の遅延ばらつきを観

測するのが一般的である．そこで本論文では，評価回路と

6

・・・
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EN

図 4 インバータを用いた 7 段リングオシレータ

6

・・・

Vdd

EN

EN

1

1

1

1

図 5 2 入力 NAND を用いた 7 段リングオシレータ

6

・・・

Vdd

EN

EN 0

0

0

0

図 6 2 入力 NOR を用いた 7 段リングオシレータ

して 65 nmプロセスのMOSFETで構成される 3種類の 7

段リングオシレータ（インバータ，2入力 NAND，2入力

NOR）を用いる．各回路図をそれぞれ図 4∼図 6に示す．

本論文では，各回路の遅延に寄与するすべてのMOSFET

のしきい値電圧がばらつくことを想定してシミュレーショ

ンを行う．

3.2 7段リングオシレータの遅延変動モデル

7段リングオシレータを構成する各MOSFETのしきい

値電圧変動による遅延変動はリングオシレータのすべての

段のゲート遅延に影響する．そのため，式 (11)をすべての

段のゲート遅延に関する式に拡張する必要がある．ゲート

総数が Ng 個とする．このとき，7段リングオシレータ内

の i番目の MOSSFETのしきい値電圧変動に対する回路

全体の遅延変動 ∆di を式 (12)のように表す．

∆di =
Knonlin,iVdd

lnαi [1 + exp (βi{Vod,i −∆Vth,i})]
−

Ng∑
j=1

d0,j

(12)

ここで式 (12)の右辺の第 2項はしきい値電圧ばらつきが

ない場合のすべてのゲート遅延の総和を表しており，しき

い値電圧ばらつきがない場合の回路全体の遅延 d0 に等し

い．したがって，すべてのMOSFETのしきい値電圧がば
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らつく場合の回路全体の遅延変動∆dは式 (13)のように表

せる．

∆d =

N∑
i=1

(
Knonlin,iVdd

lnαi [1 + exp (βi{Vod,i −∆Vth,i})]
− d0

)
(13)

このとき，各 MOSFET のしきい値電圧変動に対する回

路全体の遅延変動の HSPICE シミュレーション結果と

の相対誤差が小さくなるように式 (12) の 4 パラメータ

（Knonlin,i, αi, βi, Vod,i ）を最小二乗法によるフィッティ

ングで求める．Knonlin,i, αi, βi, Vod,i の値は Vdd の値に

よらず一定値となることが期待されるが，今回は初期検

討として Vdd の値ごとに Knonlin,i, αi, βi, Vod,i の値を求

めた．

また，2.2で述べたように，式 (13)が成り立つためには

回路を構成する各MOSFETのしきい値電圧変動に対する

回路全体の遅延変動の独立性が成り立つことが必要である．

図 7に周囲のMOSFETのしきい値電圧がばらついた場合

について，インバータを用いた 7段リングオシレータの 3

段目の NMOSのしきい値電圧変動 ∆Vth に対する回路全

体の遅延変動を示す．周囲のMOSFETのしきい値電圧は

平均 0mV，標準編偏差 30mVの正規分布にしたがうとし，

50通りの試行を行なった．図 7より，弱反転領域と強反転

領域の両方で回路全体の遅延変動が周囲のMOSFETのし

きい値電圧によらず近いことが確認できる．そのため，式

(13)が成り立つために必要な仮定が成り立っている．

弱反転領域（Vdd = 0.3V, 0.4V）と強反転領域（Vdd =

0, 7V）において，インバータを用いた 7段リングオシレー

タの 3 段目のインバータの NMOS のみに-100mV から

100mVまでのしきい値電圧変動が生じた場合の回路全体

の遅延を線形モデルと非線形モデルでモデル化した結果を

図 8に示す．線形モデルのグラフの傾きが式 (5)における

遅延のしきい値電圧感度係数 Klin に対応している．非線

形モデルを用いた場合，すべての電圧領域で HSPICEシ

ミュレーション結果を正確に表現できている．その一方

で，線形モデルを用いた場合，強反転領域では HSPICEシ

ミュレーション結果に近いものの，弱反転領域ではしきい

値電圧変動量が大きいほど HPSPICEシミュレーション結

果との誤差が大きくなる．インバータを用いた 7段リング

オシレータのその他のMOSFET，およびその他の回路の

MOSFETの場合でも図 8と同様の結果が得られた．

3.3 静的なランダムばらつき

静的なランダムばらつきでは，MOSFETのしきい値電

圧が正規分布にしたがってばらつくことが知られている．

本論文では，NMOSと PMOSのしきい値電圧変動が平均

0mV，標準偏差 30mVの正規分布にしたがう場合を想定

した．また，1000回のモンテルロシミュレーションを行

い，試行回数ごとにリングオシレータを構成するすべての

図 7 インバータを用いた 7段リングオシレータの 3段目のインバー

タの NMOSにしきい値電圧が変動した場合の回路全体の遅延

変動 (対象としている NMOS以外のMOSFETのしきい値電

圧は平均 0mV，標準編纂 30mV の正規分布にしたがってば

らつく．試行回数は 50 回．)

図 8 インバータを用いた 7段リングオシレータの 3段目のインバー

タの NMOSのみにしきい値電圧が変動した場合の回路全体の

遅延変動モデル

MOSFETのしきい値電圧を上記の分布でばらつかせた．

弱反転領域（Vdd = 0.3V, 0.4V）と強反転領域（Vdd =

0, 7V）におけるインバータ，2入力 NAND，2入力 NOR

を用いた 7段リングオシレータの静的なランダムばらつき

について，HSPICEシミュレーション結果と線形モデルお

よび非線形モデルを用いた場合の数値計算結果との比較結

果をそれぞれ図 9∼図 11に示す．図 9∼図 11より，すべ

ての評価回路で同様の結果が得られていることがわかる．

非線形モデルを用いた場合では，弱反転領域と強反転領域

の両方で HSPICEシミュレーション結果を再現している

ことがわかる．その一方で，線形モデルを用いた場合では，

強反転領域においてHSPICEシミュレーション結果が再現

できているものの，弱反転領域では再現できていない．こ

れは，図 8で示されているように，弱反転領域における遅

延変動の非線形性が線形モデルを用いた場合ではうまく表

現できないため，静的なランダムばらつきの分布の非線形

性が正確に表現できないことが原因であると考えられる．

また，遅延分布の中央値に注目すると，弱反転領域にお

いて HSPICEシミュレーション結果の値と非線形モデル

を用いた場合の数値計算結果は近い一方で，線形モデルを

用いた場合の数値計算結果では誤差が生じている．これ

は，線形モデルとは異なり，非線形モデルではしきい値電

圧が正の方向にばらつく場合と負の方向にばらつく場合で

遅延変動の振る舞いが異なることが原因であると考えられ

る．線形モデルでは，遅延の傾きがしきい値電圧によらず

一定であるため，しきい値電圧が正規分布に従う場合，し
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図 9 インバータを用いた 7 段リングオシレータの静的なランダム

ばらつきの再現結果

図 10 2 入力 NAND を用いた 7 段リングオシレータの静的なラン

ダムばらつきの再現結果

図 11 2入力 NORを用いた 7段リングオシレータの静的なランダ

ムばらつきの再現結果

きい値電圧変動の中央値は 0となり遅延変動の中央値も 0

となる．そのため，線形モデルが正しいとした場合，線形

モデルと HSPICEシミュレーション結果の中央値は一致

する．その一方で，非線形モデルではしきい値電圧によっ

て遅延の傾きは変動し，正の方向にしきい値電圧がばらつ

いたときの方が遅延の変動量が大きい．そのため，しきい

値電圧が正規分布にしたがう場合でも各ゲート遅延変動の

和である回路全体の遅延変動の中央値は 0 ではなく正の

値をとると考えられる．したがって，弱反転領域において

MOSFETのしきい値電圧が正規分布に従ってばらつく場

合，回路全体の遅延変動の中央値はすべてのMOSFETに

ばらつきが無い場合の回路全体の遅延変動量よりも正の方

向にシフトした値になると考えられる．非線形モデルを用

いた遅延ばらつき解析では，この遅延変動の中央値の正方

向へのシフトも正確に表現できる．

4. 結論

弱反転領域のような低電圧で回路を動作させる場合，回

路遅延は非線形に変動し，線形モデルを用いた従来の遅延

ばらつき解析手法では回路遅延のばらつきを正確に解析す

ることができない．そこで本論文では，非線形関数を用い

て回路遅延をモデル化することにより非線形な遅延変動を

正確に表現し，さらにこの非線形遅延モデルとモンテカル

ロ法を用いて遅延ばらつき解析を行う手法を提案する．弱

反転領域と強反転領域の両方で，線形モデルを用いた場合

と非線形モデルを用いた場合の回路遅延の静的なランダム

ばらつきの再現精度を比較した．その結果，幅広い電圧領

域における回路遅延ばらつき解析において提案手法が従来

の線形モデルを用いた手法と比べてより有効であることを

示した．本研究の今後の方針として，実測値を提案手法に

よってモデル化し，MOSFETのしきい値電圧の中央値や

標準偏差といったパラメータの抽出を目指す．また，静的

なランダムばらつきおよび動的なランダムばらつきに起因

する遅延ばらつき量の推定を目指す．
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