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内容梗概

本論文は，IoT（Internet of Things）エッジノードデバイスのメンテナンスフリー化に

向けて，低電圧CMOS（Complementary Metal-Oxide-Semiconductor）集積回路技術に関

する研究内容をまとめたものである．

第 1章では，研究の背景と目的を明らかにする．次世代の情報化社会では，我々の身体

や周囲の環境からあらゆるデータを収集するために超小型の IoTエッジノードデバイス

を大量に配置する．IoTエッジノードデバイスは様々な環境に配置するため，電源の確保

が課題となる．バッテリの利用が一般的な電源供給方法であるが，無数のデバイスに対す

る，人手による定期的な充電やバッテリ交換は非現実的である．そのため IoTエッジノー

ドデバイスをメンテナンスフリー化する必要がある．解決策の 1つは，デバイスを極限ま

で低消費電力化し，一つのバッテリによる長期駆動を実現することである．さらに発展的

な解決策として，エナジーハーベスティング技術が注目されている．光，圧力，そして熱

等の周囲環境の微弱なエネルギーから発電を行う技術であり，継続的なアプリケーション

回路への電源供給やバッテリの充電が可能となる．そこで本論文では，IoTエッジノード

デバイスにおける低消費電力化とエナジーハーベスティングの実現を目的として，低電圧

CMOS集積回路技術に関する検討を行う．

第 2章では，入力範囲を拡大した高効率 SC（Switched-Capacitor）型降圧コンバータを

検討する．一般的な回路方式の降圧コンバータは，コイル・トランス等の外付け部品が必

要となる．一方，SC型降圧コンバータはキャパシタのみで構成する．そのためフルオン

チップ実装が可能であり，小型デバイスに適している．従来の SC型降圧コンバータは降

圧比率が一定のため，バッテリの出力電圧の低下によってコンバータの出力電圧が低下す

る．これにより，負荷回路の動作に悪影響を与える課題がある．また，外付け部品を用い

た回路方式と比較して，電力変換効率が低い課題がある．提案する SC型降圧コンバータ

は，入力電圧に応じた降圧比率のコントロールにより，広い入力電圧範囲に対して一定の

出力電圧を得ることを可能にする．また，負荷電流に応じた内部動作周波数のコントロー
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ルにより，広い負荷電流範囲に対する高い電力変換効率を実現する．チップ試作を行い，

性能評価を行うことで，提案回路は低電力な IoTエッジノードデバイス向けに有用である

ことを示す．

第 3章では，超低電圧信号変換のための低消費電力レベルシフタを検討する．レベルシ

フタはディジタル信号の電圧レベルを変換する回路である．異なる電源電圧を持つ回路

ブロック間において，レベルシフタを用いた正確な信号伝達が必要となる．従来のレベル

シフタは，入力信号がラッチ回路を駆動する構成である．そのため入力信号が極めて低電

圧な場合，出力信号の生成に時間を要し，消費電力の増加や動作不能を招く課題がある．

提案するレベルシフタ回路は，入力信号を増幅してラッチ回路を駆動する構成とすること

で，極めて低電圧な入力信号に対する電圧レベル変換を可能にする．また，フィードバッ

ク制御によって増幅回路を必要時のみ動作させることで，低消費電力化を実現する．チッ

プ試作を行い，性能評価を行うことで，提案回路は低電力な IoTエッジノードデバイス向

けに有用であることを示す．

第 4章では，超低電圧エナジーハーベスティングに向けたリング発振器を検討する．小

型の IoTエッジノードデバイスにおけるエナジーハーベスティングでは，搭載可能な発

電素子のサイズに限りがある．そのため生成できる電圧が極めて低い場合が多い．しか

し，従来のリング発振器は低電圧下で発振不能に陥る課題がある．これは電源電圧の低下

によってインバータの電圧利得が低下することが原因である．提案するリング発振器は，

メインインバータとフィードバックインバータによって構成する自己バイアスインバータ

を使用する．提案する自己バイアスインバータでは，フィードバックインバータを用いて

メインインバータの基板電位を制御する．基板バイアス効果によってメインインバータの

しきい値電圧が増減し，インバータの入出力特性が変化する．これによって電圧利得の改

善を実現する．チップ試作を行い，性能評価を行うことで，提案回路はエナジーハーベス

ティングによって極めて低い電圧を生成する IoTエッジノードデバイス向けに有用である

ことを示す．

第 5章では，本研究の成果について総括を行う．第 1章で述べた技術課題と，第 2章か

ら第 4章で述べた解決策および評価結果を整理し，IoTエッジノードデバイスに向けた低

電圧CMOS集積回路技術を実現できることを述べる．
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第1章 序論

1.1 研究の背景

1.1.1 次世代情報化社会

エレクトロニクス技術や IT（Information Technology）技術の急速な進化に伴い，我々

を取り巻く社会の新たな姿への変革機運が高まっている．図 1.1に期待する将来の社会像を

示す．現実世界の我々の身体や周囲の環境からあらゆるデータを収集し，インターネット

上の仮想世界に集めた大量のデータ（＝ビッグデータ）から，AI（Artificial Intelligence）

等を用いて横断的な処理・分析を行う．その結果に基づき，情報の提示や機器の最適制御

AI
Big

Data

図 1.1: 期待する将来の社会像．
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2 第 1章 序論

等を行うことで，現実世界に対してフィードバックする．このような次世代の情報化社会

の仕組みをCPS（Cyber-Physical System）と呼ぶ．生活・医療・産業・農業・防災等の

多岐に渡る分野において，CPSによる新たな価値の創出や社会課題の解決が期待されて

いる [1]．日本政府においては，同様の社会像を Society5.0と名付けて提唱し，実現に向

けた施策を推進している [2]．以下に想定事例の一部を示す．

- 生活スタイルや好みに合わせて，自宅の家電・設備を自動で制御する [3]．

- 人間や動物の体温・脈拍等をリアルタイムで分析し，疾病を早期に発見する [4, 5]．

- 生産ラインの将来予測を行い，自動的に生産計画・人員計画を立てる [6]．

- 作物の成熟情報と気象情報から，収穫時期やトラブルの予見結果を提示する [7]．

- 山間部の土壌データを収集し，土砂崩れの発生を予測する [8]．

CPSは，ビッグデータ・AI・ネットワーク等の複数の技術要素を組み合わせてはじめ

て実現可能となる．その重要な技術要素の一つが IoT（Internet of Things）である．IoT

とは，あらゆるモノをインターネットに接続する技術のことであり，継続的なデータ収集

とリアルタイムな機器制御に不可欠な基盤となる [9–11]．

図 1.2に IoTエッジノードデバイスの概要を示す．超小型の IoTエッジノードデバイス

を我々の身体や周囲の環境に大量に配置することで，CPSに必要なデータ収集を実現す

る．IoTエッジノードデバイスには，センシング機能・データ処理機能・通信機能等を搭

載する．その数は近年急速に増加しており，2025年には 640億個を上回るとの予測があ

る [12]．

IoT

Internet

図 1.2: IoTエッジノードデバイスの概要．
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1.1.2 IoTエッジノードデバイスへの活用技術

IoTエッジノードデバイスは様々な環境に配置することから，電源の確保が課題となる．

図 1.3に IoTエッジノードデバイスに対する電源供給手段を示す．図 1.3 (a) にバッテリに

よる電源供給を示す．バッテリの利用が一般的な電源供給方法であるが，無数のデバイス

に対する，人手による定期的な充電やバッテリ交換は非現実的である．そのため IoTエッ

ジノードデバイスをメンテナンスフリー化する必要がある．解決策の 1つは，デバイスを

極限まで低消費電力化し，一つのバッテリによる長期駆動を実現することである [13,14]．

さらに発展的な解決策として，エナジーハーベスティング技術が注目されている．図 1.3

(b) にエナジーハーベスティングによる電源供給を示す．光，圧力，そして熱等の周囲環

境の微弱なエネルギーから発電を行う技術であり，継続的なアプリケーション回路への電

源供給やバッテリの充電が可能となる [15,16]．そこで，IoTエッジノードデバイスにおけ

る低消費電力化とエナジーハーベスティングを実現するために活用すべき技術について，

以下で述べる．

IoTエッジノードデバイスの低消費電力化には，搭載する集積回路における電源電圧の低

減が効果的である．特に，MOSFET（Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor）

のしきい値電圧以下の電源電圧で回路システムを動作させることで消費電力を数桁以上

削減できる [17]．回路を構成するMOSFETがしきい値電圧よりも低い電圧で動作する状

態をサブスレッショルド領域動作と呼び，超低消費電力化技術として注目されている．し

かし，センサ・データ処理・通信機能等を持つアプリケーション回路を低電圧 (例： 1.2

V)で動作させる一方で，電源リソースとなるバッテリの出力電圧は比較的高い (例： 2.6

)b()a(

図 1.3: IoTエッジノードデバイスに対する電源供給手段．(a)バッテリ駆動. (b)エナジー

ハーベスティング.
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( etc…)

( 2.6 V 
[18]

 ) ( 1.2 V)

図 1.4: 降圧コンバータによる電源電圧の低減．

A

0.4 V

B

1.2 V

C

1.8 V

図 1.5: マルチ電源電圧設計．

V [18])．そのため，電源電圧を低減する降圧コンバータ回路が必要となる．図 1.4に降圧

コンバータによる電源電圧の低減を示す．一般的な回路方式の降圧コンバータはコイル・

トランス等の外付け部品が必要であり，デバイスの小型化を妨げていた．一方，スイッチ

ドキャパシタ (SC: Switched-Capacitor)方式の降圧コンバータはキャパシタのみで構成す

る．そのためフルオンチップ実装が可能であり，小型デバイスに適している [19, 20]．

前述の通り，集積回路の低消費電力化には電源電圧の低減が効果的である．電源電圧を

低減すると動作速度が劣化するため，低消費電力化と動作速度確保の両立を図る必要が

ある．そこで回路ブロックごとの要求速度に合わせて電源電圧を供給するマルチ電源電圧

設計が広く普及している [21, 22]．図 1.5にマルチ電源電圧設計のイメージ図を示す．マ

ルチ電源電圧設計を適用したシステムでは，異なる電源電圧を持つ回路ブロックごとで，

扱うディジタル信号レベルが異なる．そのため，低電圧回路の出力信号をそのまま高電圧

回路に入力しても，正しく情報が伝わらない問題がある．そこでレベルシフタを用いた回

路ブロック間における正確な信号伝達が必要となる [23]．レベルシフタはディジタル信号
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図 1.6: レベルシフタによるディジタル信号の電圧レベル変換．

( 0.2 V) ( 2.6 V)

図 1.7: 昇圧コンバータによる発電電圧の昇圧．

の電圧レベルを変換する回路である．図 1.6にレベルシフタによるディジタル信号の電圧

レベル変換を示す．低電圧回路が出力する低電圧信号をレベルシフタが高電圧信号にレベ

ル変換することで，高電圧回路への正確な信号伝達が可能になる．

小型の IoTエッジノードデバイスにおけるエナジーハーベスティングでは，搭載可能な

発電素子のサイズに限りがある．そのため生成できる電圧が極めて低い場合が多い．例

を挙げると，発電素子のサイズが 1 cm2の場合，室内光（200 lux）による光発電の出力

電圧が 0.45 V，体温と外気温の温度差（2℃）による熱発電の出力電圧が 0.15 Vとの報

告がある [24]．このため昇圧コンバータによって，発電電圧をバッテリに充電可能な電

圧まで昇圧する必要がある [25]．図 1.7に昇圧コンバータによる発電電圧の昇圧を示す．

昇圧コンバータの起動にはクロック信号が必要なため，発振器によるクロック信号の生

成が併せて必要になる．発振器には複数の方式が存在するが，CMOS（Complementary

Metal-Oxide-Semiconductor）集積回路のみで構成するリング発振器が小型デバイス用途

に適している [26]．
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1.1.3 システムアーキテクチャと技術課題

図 1.8に，IoTエッジノードデバイスに適したシステムアーキテクチャを示す．前節で

述べた各技術を活用する．電源リソースにはバッテリを使用する．降圧コンバータを用い

てバッテリの出力電圧を降圧し，アプリケーション回路の電源電圧を生成する．降圧コン

バータの回路方式は，フルオンチップ実装可能な SC型降圧コンバータを用いる．アプリ

ケーション回路は要求速度に合わせてブロック分けし，それぞれに適した電源電圧を与え

るマルチ電源電圧設計とする．要求速度が比較的低い回路ブロックの電源電圧低減によ

り消費電力を大幅に削減する．アプリケーション回路ブロック間の信号伝達は，レベルシ

フタを用いた信号の電圧レベル変換によって実現する．また，発電素子を用いたエナジー

ハーベスティングによってバッテリを継続的に充電する．発電素子から得られる電圧は極

めて低いため，昇圧コンバータによってバッテリに充電可能な電圧まで昇圧する．昇圧コ

ンバータは発振器が生成するクロック信号によって起動する．発振器の方式はフルオン

チップ実装可能なリング発振器を用いる．

図 1.8のアーキテクチャを実現するために，解決すべき技術課題が 3点ある．表 1.1に，

前節で述べた活用技術と各技術課題の対応を示す．第一に，SC型降圧コンバータの入力

電圧範囲の拡大および電力変換効率の向上である．SC型降圧コンバータは入力可能な電

圧範囲が狭いため，バッテリの出力電圧低下に対応できない課題がある．また，動作時

SC

図 1.8: IoTエッジノードデバイスに適したシステムアーキテクチャ．
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表 1.1: 活用技術と技術課題．

目的 活用技術 技術課題

低消費電力化 ・電源電圧の低減 SC型降圧コンバータの

・SC型降圧コンバータ 入力範囲拡大および高効率化

・マルチ電源電圧設計 レベルシフタの

・レベルシフタ 低電圧化および低消費電力化

　（回路ブロック間の信号伝達）

エナジー ・発電電圧の昇圧 リング発振器の低電圧化

ハーベスティング ・昇圧コンバータ

・リング発振器

　（昇圧コンバータの起動）

の電力損失が大きく，バッテリの消耗速度が早まるため，電力変換効率を改善する必要が

ある [27]．第二の課題は，レベルシフタの低電圧化および低消費電力化である．従来の

レベルシフタはサブスレッショルド領域動作に適していない．入力信号の電圧レベルが

MOSFETのしきい値電圧以下（例： 0.5 V以下）となる場合に消費電力が増大する課題

がある．さらに極めて低電圧（例： 0.2 V以下）となる場合に動作不能に陥る課題があ

る [23]．そこで低電圧化において動作可能かつ消費電力を抑制できるレベルシフタを考案

する必要がある．第三の課題は，リング発振器の低電圧化である．エナジーハーベストの

発電条件によっては，極めて低い電圧が出力される場合がある．しかし，リング発振器は

極めて低い電源電圧（例： 100 mV以下）で動作不能に陥る課題がある．そこでリング発

振器を極低電圧下での動作に対応させる必要がある [26]．

1.2 研究の目的

本研究の目的は，IoTエッジノードデバイスに向けた低電圧 CMOS集積回路技術を構

築することにある．フルオンチップ実装可能な SC型降圧コンバータについて，入力電圧

範囲の拡大および電力変換効率の向上を実現することで，デバイスの長期動作を可能にす

る．レベルシフタの低電圧化および低消費電力化を実現することで，サブスレッショルド

領域を含めたマルチ電源電圧設計による，デバイスの大幅な低消費電力化を可能にする．

リング発振器の超低電圧化を実現することで，極めて低い電圧からのエナジーハーベス

ティングによる，デバイスの継続的な動作を可能にする．以上の技術を構築することで，
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IoTエッジノードデバイスのメンテナンスフリー化に貢献する．

1.3 本論文の構成

図 1.9に本論文の構成を示す．本論文は以下の章から構成される．

第2章： 入力範囲を拡大した高効率SC型降圧コンバータ

本章では，SC型降圧コンバータについて，入力範囲の拡大および電力変換効率の向上

を検討した．従来の SC型降圧コンバータは降圧比率が一定のため，バッテリの出力電圧

の低下によってコンバータの出力電圧が低下する．これにより，負荷回路の動作に悪影響

を与える課題があった．また，外付け部品を用いた回路方式と比較して，電力変換効率が

低い課題があった．提案する SC型降圧コンバータは，入力電圧に応じた降圧比率のコン

1

2 SC

3

4

5

図 1.9: 本論文の構成．
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トロールにより，広い入力電圧に対して一定の出力電圧を得ることを可能にした．また，

負荷電流に応じた内部動作周波数のコントロールにより，広い負荷電流範囲に対する高い

電力変換効率を実現した．提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提案回路は，

1.3− 2.6 Vの幅広い入力電圧範囲と 69%の最大電力変換効率を実現した．

第3章： 超低電圧信号変換のための低消費電力レベルシフタ

本章では，レベルシフタの低電圧化および低消費電力化を検討した．従来のレベルシフ

タは，入力信号がラッチ回路を駆動する構成であった．そのため入力信号が極めて低電圧

な場合，出力信号の生成に時間を要し，消費電力の増加や動作不能を招く課題があった．

提案するレベルシフタ回路は，入力信号を増幅してラッチ回路を駆動する構成とすること

で，極めて低電圧な入力信号に対する電圧レベル変換を可能にした．また，フィードバッ

ク制御によって増幅回路を必要時のみ動作させることで，低消費電力化を実現した．提案

回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提案回路は，80 mVの極めて低い電圧で

レベル変換動作可能であることを確認した．提案回路は低消費エネルギーでの動作を実現

し，従来回路から 88%のエネルギー削減を達成した．

第4章： 超低電圧エナジーハーベスティングに向けたリング発振器

本章では，超低電圧で動作可能なリング発振器を検討した．従来のリング発振器は，低

電圧化によってインバータの電圧利得が低下し，発振不能に陥る課題があった．提案する

リング発振器は，メインインバータとフィードバックインバータによって構成する自己バ

イアスインバータを使用した．提案する自己バイアスインバータでは，フィードバックイ

ンバータを用いてメインインバータの基板電位を制御する．基板バイアス効果によってメ

インインバータのしきい値電圧が増減し，インバータの入出力特性が変化する．これに

よって電圧利得の改善を実現した．提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提

案回路は 42 mVの極めて低い電源電圧で動作する結果を得た．

第5章： 結論

本章では，本研究の成果について総括を行った．

本研究で得られた研究成果を社会実装に繋げるためには，その応用先や事業展開構想を

あらかじめ十分に検討しておく必要がある．新規事業展開について検討した内容を付録に

てまとめる．
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第2章 入力範囲を拡大した高効率SC型

降圧コンバータ

2.1 はじめに

降圧コンバータは電圧を効率的に降圧し，負荷回路に適切な電圧を供給する電源回路

である．IoTエッジノードデバイスにおいて，バッテリの出力電圧から各アプリケーショ

ン回路の電源電圧を生成するために必要となる [1–3]．一般的な回路方式の降圧コンバー

タはコイル・トランス等の外付け部品が必要であり，デバイスの小型化を妨げている．一

方，スイッチドキャパシタ（SC: Switched-Capacitor）型の降圧コンバータは，キャパシ

タのみで構成する．そのためフルオンチップ実装が可能であり，小型デバイス用途に適し

ている [4–21]．しかし，SC型降圧コンバータには，(i)入力可能な電圧範囲が狭いために

バッテリの出力低下に対応できない点 [16, 17] と，(ii)オンチップのキャパシタでは容量

値に限りがあるため広範囲の負荷電流を効率的に供給できない点 [13, 22] に課題がある．

そこで本章では，入力電圧範囲の拡大および広範囲の負荷電流に対する高効率化を実現

する SC型降圧コンバータを提案する．

2.2 従来回路の動作原理と技術課題

図 2.1に最も基本的な SC型降圧コンバータの回路図を示す．図 2.1 (a) に充電動作を，

図 2.1 (b)に放電動作を示す．キャパシタCF，4つのスイッチ，そしてスイッチング制御回

路（図中には未記載）で構成し，2つの入力電圧 VHIGH，VLOWから出力電圧 VOUTを生成

する．充電動作時は，図 2.1 (a) に示す通りにスイッチがON/OFFし，電圧 VHIGH - VOUT

で CFを充電する．その後の放電動作時は，図 2.1 (b) に示す通り全てのスイッチが切り

替わり，電圧が VOUT - VLOWとなるまで CFを放電する．以上の動作と電荷保存則より，

以下の式が成り立つ．

CF (VHIGH − VOUT) = CF (VOUT − VLOW)． (2.1)

15
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VHIGH

VLOW

VOUT VHIGH

VLOW

VOUT

OFF ON

ON OFF

CF CFVHIGH - VOUT

OFFON

ONOFF

VOUT - VLOW

)b()a(

図 2.1: 最も基本的な SC型降圧コンバータ（1/2倍 SC型降圧コンバータ）．(a)充電動作．

(b)放電動作．

)b()a(

図 2.2: 従来回路の課題．(a)狭い入力電圧範囲．(b)広範囲の負荷電流に対する効率低下．

式 (2.1) より，VOUTは以下の式で表せる．

VOUT =
1

2
(VHIGH + VLOW)． (2.2)

式 (2.2) より，この降圧コンバータは 2つの入力電圧の中間値を出力する（以降，1/2倍

SC型降圧コンバータと呼ぶ）．また，複数段の 1/2倍 SC型降圧コンバータを利用するこ

とで，1/2倍以外の降圧比率を実現できる．n段のコンバータを用いると，2n通りの降圧

比率を得ることができる（例： VOUT/VIN = 1/2n, 2/2n, 3/2n, · · · , 2n/2n）[16, 17]．

従来の SC型降圧コンバータには 2つの課題がある．図 2.2に従来回路の課題の模式図

を示す．第一に，降圧比率が固定であるため，入力可能な電圧範囲が狭い点である．図 2.2

(a) にこの課題の模式図を示す．降圧比率が固定であるため，入力電圧に対する出力電圧

の特性が線形となり，所望の出力電圧を得ることができる入力電圧範囲が限定的になる．

図 2.3にその例を示す．バッテリの電圧が 2.4 V，アプリ回路の電源電圧が 1.5 Vの場合，
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SC

↓ 

1.0V
↓ 

1.6V

( 5/8)

VIN : VOUT :1.5V2.4V

図 2.3: バッテリ電圧低下に伴う SC型降圧コンバータの出力電圧低下．

コンバータの降圧比率は 5/8倍に設計する．ここで長期動作によりバッテリ電圧が低下す

ると，コンバータの出力電圧も同様に低下する．アプリケーション回路の動作電圧以下ま

で低下すると回路が動作不能に陥る．第二の課題は，電荷供給能力がキャパシタとスイッ

チング周波数に依存する点である．図 2.2 (b) にこの課題の模式図を示す．オンチップの

キャパシタは面積が限定的なため，広範囲の負荷電流を効率的に供給することが難しい．

スイッチング周波数が低い場合，負荷電流が小さい条件において効率が低下する．スイッ

チング周波数が高い場合，負荷電流が大きい条件において効率が低下する．そこで本研究

では，入力電圧範囲の拡大および広範囲の負荷電流に対する高効率化を実現する SC 型降

圧コンバータを提案する．

2.3 提案するSC型降圧コンバータ

2.3.1 回路構成

前節で述べた技術課題を踏まえ，入力電圧範囲を拡大し，広範囲の負荷電流に対応する

高効率 SC型降圧コンバータを提案する．図 2.4に回路構成を示す．提案回路は，電源電

圧生成回路，降圧比率コントローラ，周波数コントローラ，可変比率 SC型降圧コンバー

タ，負荷電流モニタ回路，そして出力電圧モニタ回路で構成する．可変比率 SC型降圧コ

ンバータは，複数の 1/2倍 SC型降圧コンバータで構成する．各段の接続を切り替えるこ

とで複数の降圧比率を得ることができる．図 2.5に技術課題に対する解決策を示す．図 2.5

(a) に入力電圧に応じた降圧比率コントロールを示す．降圧比率コントローラが入力電圧

VINを監視し，VINに応じて可変比率 SC型降圧コンバータの降圧比率を切り替える．これ

により広い入力電圧範囲を実現することができる．図 2.5 (b) に負荷電流に応じたスイッ
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図 2.4: 提案する SC型降圧コンバータ．
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図 2.5: 技術課題に対する解決策．(a)入力電圧に応じた降圧比率コントロール．(b)負荷

電流に応じたスイッチング周波数コントロール．

チング周波数コントロールを示す．負荷電流モニタ回路が負荷電流 IOUTを監視し，周波

数コントローラが IOUTに応じて可変比率 SC型降圧コンバータのスイッチング周波数を

切り替える．負荷電流が小さい場合は，高い電荷供給能力が不要のため，周波数を低く制

御して電力消費を抑制する．一方で負荷電流が大きい場合は，スイッチング周波数を高く

制御して電荷供給能力を高める．これにより，広い負荷電流範囲に対する高い電力変換効

率を実現する．出力電圧モニタ回路は，コンバータの出力が十分に充電された際に，周

波数コントローラによるスイッチングクロックの生成を停止する．電源電圧生成回路は，

低い電源電圧 VDDLを生成することで，周波数コントローラの消費電力を削減する．本研
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図 2.6: 提案回路における入力電圧と出力電圧の関係．

究では，制御信号 Clock，Reset はMCU（Micro Controller Unit）が供給し，電圧 VDD，

VREF は他の参照回路が供給するものとする．

2.3.2 降圧比率コントロール

本研究では入力電圧範囲を拡大するため，図 2.1に示す 1/2倍 SC型降圧コンバータを

3段使用する．各段の接続を切り替えることで 8通りの異なる降圧比率を得ることができ

る．図 2.6に入力電圧と出力電圧の関係を示す．要求する出力電圧範囲を 1.3− 1.6 Vに設

定した場合，降圧比率が 5/8倍固定のコンバータを使用すると，入力電圧の下限値が 2.1

Vとなる．これに対して提案する可変比率 SC型降圧コンバータは，8つの実現可能な降

圧比率の内，5/8倍，6/8倍，7/8倍，そして 8/8倍の 4つを使用することで，入力電圧の

下限値を 1.3 Vまで拡大できる．

図 2.7に可変比率 SC型降圧コンバータの構成図を示す．3つの 1/2倍 SC型降圧コン

バータ，負荷容量，スイッチとして用いるMOSFET，そしてトランスミッションゲート

で構成する．スイッチによって接続構成を切り替えることで，5/8倍，6/8倍，7/8倍，そ

して 8/8倍の 4つの降圧比率を得ることができる．図 2.8に各降圧比率における接続の簡

略図を示す．図 2.8 (a) に 5/8倍の場合の接続を示す．1/2倍 SC型降圧コンバータを 3段

全て使用する．図 2.8 (b) に 6/8倍の場合の接続を示す．1段目と 3段目のコンバータのみ
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図 2.7: 可変比率 SC型降圧コンバータの構成図．
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図 2.8: 各降圧比率における可変比率 SC型降圧コンバータの接続図．(a)5/8倍．(b)6/8

倍．(c)7/8倍．(d)8/8倍．

を使用する．図 2.8 (c) に 7/8倍の場合の接続を示す．1/2倍 SC型降圧コンバータを 3段

全て使用する．5/8倍の場合と比べて，2段目のコンバータの入力側の接続に差異がある．

図 2.8 (d) に 8/8倍の場合の接続を示す．いずれのコンバータも使用せず，入力電圧をそ

のまま出力する．表 2.1に入力電圧，降圧比率，そして制御信号 S<3:0>の関係を示す．

制御信号 S<3:0>は降圧比率コントローラによって生成する．図 2.9に降圧比率コント

ローラの構成図を示す．フラッシュADC（Analog-to-Digital Converter）をベースとし，

分圧抵抗，コンパレータ，そしてエンコーダで構成する．分圧抵抗によって電圧 α · VIN
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表 2.1: 入力電圧，降圧比率，そして制御信号の関係．

VIN 降圧比率 S<3> S<2> S<1> S<0>

2.1 - 2.6 V 5/8 Low Low Low Low

1.8 - 2.1 V 6/8 Low Low High High

1.5 - 1.8 V 7/8 Low High High Low

1.3 - 1.5 V 8/8 High High High Low

-

+

-

+

-

+

VIN

VREF1

α VIN

S<3:0>

ADC

VVDD

VREF2

VREF3

A<2>

A<1>

A<0>

図 2.9: 降圧比率コントローラの構成図．

（α： 1未満の係数）と，3つの異なる参照電圧 VREF1，VREF2，そして VREF3 （VREF1 >

VREF2 > VREF3）を生成する. コンパレータはこれらの電圧から，α ·VINを 3ビットのディ

ジタル信号 A<2:0>に変換する．さらにエンコーダが信号 A<2:0>から 4ビットの制御

信号 S<3:0>を生成する．図 2.10にエンコーダの回路図を示す．エンコーダは論理回路で

あり，NOTゲートとNANDゲートで構成する．表 2.2にエンコーダの入力信号A<2:0>

と出力信号 S<3:0>の関係を示す．

2.3.3 スイッチング周波数コントロール

2.2節で述べた通り，フルオンチップで実装する SC型降圧コンバータの電荷供給能力

は低い．さらに，出力電圧が所望の値に達した際や，アプリケーション回路の間欠動作に

よって無負荷状態となった際に，無駄な電力損失が発生する．これらの課題はスイッチン

グ周波数の制御によって解決できる．図 2.11 (a) に周波数コントローラの構成図を，図
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表 2.2: エンコーダの入力信号と出力信号の関係．

α · VIN A<2> A<1> A<0> S<3> S<2> S<1> S<0>

α · VIN > VREF1 High High High Low Low Low Low

VREF1 > α · VIN > VREF2 High High Low Low Low High High

VREF2 > α · VIN > VREF3 High Low Low Low High High Low

VREF3 > α · VIN Low Low Low High High High Low

A<2>

A<1>

A<0>

S<0>

S<1>

S<3>

S<2>

図 2.10: エンコーダの回路図．
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図 2.11: 周波数コントローラ．(a)構成図．(b)動作の模式図．
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図 2.12: 負荷電流モニタ回路の回路図 [23]．

2.11 (b) に周波数コントローラの動作の模式図を示す．周波数コントローラは負荷電流モ

ニタ回路，電流制御型発振器，そして出力電圧モニタ回路で構成する．負荷電流モニタ回

路は負荷電流 IOUTに比例する電流 ICCOを生成する．ICCOを受け取った電流制御型発振

器は IOUTに比例する周波数のクロック信号を生成し，コンバータを駆動する．また，出

力電圧モニタ回路はコンバータの出力電圧 VSCを監視し，VSCが所望の値に達した際に，

制御信号 DIS の生成によって発振器を停止させる．

図 2.12に負荷電流モニタ回路の回路図を示す [23]．pMOSFETのカレントミラー回路，

nMOSFETのカレントミラー回路，オペアンプ，そしてフィードバック用の nMOSFET

で構成する．図中に示す通り，pMOSFETのカレントミラー回路のミラー比は 1 : K1，

nMOSFETのカレントミラー回路のミラー比はK2 : 1に設定する．オペアンプとフィー

ドバック用の nMOSFETは，pMOSFETのカレントミラー回路を高精度化するために使

用する．ICCOは以下の式で表され，IOUTに比例する．

ICCO =
1

K1

ISENSE =
1

K1K2

IOUT． (2.3)

ここで ISENSEは pMOSFETのカレントミラー回路が生成する電流である．なお，負荷電

流モニタ回路はDIS信号によって停止させることができる．

図 2.13に電流制御型発振器の回路図を示す．リング発振器をベースとし，インバータ

回路，NANDゲート，pMOSFETのカレントミラー回路，そして nMOSFETのカレント
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VDDL

ICCO

DIS

VSS

CLK

図 2.13: 電流制御型発振器の回路図．

ミラーで構成する．カレントミラー回路によってインバータ回路とNANDゲートの駆動

電流を制限することで，発振周波数を制御する．インバータ回路の遅延時間は以下の式で

表すことができる．

τ ≃ CINVVDDL

ICCO

． (2.4)

ここで，CINVはインバータ回路の容量値である．式 (2.4)より，n段のインバータ回路で

構成するリング発振器の発振周波数は以下の式で表すことができる．

f ≃ ICCO

2nCINVVDDL

． (2.5)

式 (2.5)より，スイッチング周波数は ICCOによって制御できることがわかる．駆動電流を

制限するとインバータ回路のスルーレートが低下する．出力バッファ部分にシュミットト

リガ・インバータを利用することで，出力信号のスルーレートを向上させる [24]．また，

リング発振器の 1段目にNANDゲートを用いることで，制御信号 DIS によって発振動作

を停止させることができる．

図 2.14に出力電圧モニタ回路の回路図を示す．分圧抵抗とヒステリシス・コンパレー

タで構成する [25]．コンパレータが分圧抵抗の生成電圧 VCMPと参照電圧 VREFを比較し，

制御信号 DIS を生成する．信号DISを用いて他の回路ブロックの動作を停止させること

で，不要な電力損失を抑制できる．
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図 2.14: 出力電圧モニタ回路の回路図．

2.4 シミュレーション評価

65 nm CMOSプロセスを用いて提案するSC型降圧コンバータを設計し，シミュレーショ

ンによる性能評価を行った．総容量値は 900 pFとし，各変数は VDDL = VIN/4，VREF1 =

1.1 V，VREF2 = 0.9 V，VREF3 = 0.8 V，α = 1/2，K1 = 200，そしてK2 = 5に設定した．

図 2.15に入力電圧 VINに対する出力電圧 VOUTのシミュレーション結果を示す．2種類

の負荷電流条件（IOUT = 0，50 µA）にて評価を行った．入力電圧に応じて降圧比率を切

り替えられることを確認した．また，負荷電流の増加に伴い出力電圧が低下した．これは

コンバータが出力インピーダンスを持つためである．8/8倍以外の降圧比率において，比

率の増加に伴い電圧低下が顕著となった．これは 1/2倍 SC型降圧コンバータの複数段利

用によって出力インピーダンスが増加するためである [22]．

図 2.16に入力電圧 VINに対する電力変換効率特性のシミュレーション結果を示す．負

荷電流は IOUT = 25，50 µAに設定した．降圧比率 7/8倍の場合において効率が大きく低

下した．これは前述した通りコンバータの出力インピーダンスが最も大きくなるためであ

る．また，降圧比率 6/8倍の場合において，7/8倍と 5/8倍の場合と比較して高い効率を

得た．これは図 2.8 (b) に示した通り，可変比率 SC型降圧コンバータの 2段目を使用せ

ず，その分の電力損失を抑制できるためである．

図 2.17に負荷電流 IOUTに対する電力変換効率特性のシミュレーション結果を示す．2

種類の入力電圧条件（VIN = 2.0，2.4 V）にて評価を行った．VIN = 2.0 Vの場合の降圧

比率は 6/8倍，VIN = 2.4 Vの場合の降圧比率は 5/8倍となる．提案する SC型降圧コン

バータが周波数コントロールによって，広い負荷電流範囲 IOUT = 0− 200µAに対する高
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図 2.15: 入力電圧 VINに対する出力電圧 VOUTのシミュレーション結果．
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図 2.16: 入力電圧 VINに対する電力変換効率特性のシミュレーション結果．
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図 2.17: 負荷電流 IOUTに対する電力変換効率特性のシミュレーション結果．

い効率を得ることを確認した．VIN = 2.0 V，IOUT = 10 µAの条件において，最大効率

81.3%を達成した．

2.5 測定評価

65 nm CMOSプロセスを用いて提案回路のチップ試作を行った．総容量値は 360 pFと

した．シミュレーション条件より小さい値であるが，これはチップ面積に限りがあり，大

きな容量値を搭載できなかったためである．図 2.18に試作チップの顕微鏡写真を示す．回

路面積は 0.365 mm2であった．試作チップの測定によって，提案回路の性能を評価した．

出力波形の測定にはオシロスコープ（Keysight MSO9254A）を使用し，その他の測定に

は半導体デバイスアナライザ（Keysight B1500A）を使用した．

図 2.19に測定波形を示す．入力電圧は VIN = 2.4 Vに設定した．測定波形より，出力電

圧 VOUTは 1.24 V，出力波形のリプル電圧∆VRippleは 0.25 V，そしてスイッチングクロッ

クの周波数は 4.3 kHzであった．出力電圧が目標の 1.5 Vより低いが，これは受動プロー

ブ（入力インピーダンス： 2.2 MΩ）を用いて測定したためである．また，リプル電圧が

比較的大きいが，これは軽負荷条件であることによって，周波数コントローラがクロック

周波数を低く設定するためである．
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図 2.18: 試作チップの顕微鏡写真．

VOUT = 1.24 V

fCLK = 4.3 kHz

ΔVRipple = 0.25 V

図 2.19: 入力電圧 VIN = 2.4 V，降圧比率 5/8倍のときの出力電圧 VOUTとクロック信号

fCLKの測定波形．
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図 2.20: 入力電圧 VINに対する出力電圧 VOUTの測定結果．

図 2.20に入力電圧 VINに対する出力電圧 VOUTの測定結果を示す．測定は無負荷条件に

て行った．比較のため，可変比率の場合と固定比率（5/8倍）の場合の測定を行った．測

定結果より，提案回路が入力電圧に応じて降圧比率を切り替えることを確認した．提案回

路は広い入力電圧範囲に対して 1.3 V以上の高い出力電圧を生成できることを確認した．

図 2.21に負荷電流 IOUTに対するクロック周波数特性の測定結果を示す．測定結果より，

負荷電流に比例して周波数が 4.3 kHzから 1.84 MHzまで増加することを確認した．図 2.22

に負荷電流 IOUTに対するリプル電圧∆VRippleを示す．測定結果より，負荷電流の増加に

よってリプル電圧が低下することを確認した．これは図 2.21に示した通り，負荷電流を

増加させるとクロック周波数が増加するためである．IOUT = 25 µAに設定した場合にお

いて，クロック周波数は 380 kHz，リプル電圧は 3.0 mVであった．

図 2.23に負荷電流 IOUTに対する電力変換効率特性の測定結果を示す．入力電圧は VIN

= 2.4 Vに設定した．比較のため，固定周波数（1 MHz）の場合のシミュレーション結果

を併せてプロットしている．提案回路は，広い負荷電流範囲 IOUT = 0− 200 µAにおいて

高い電力変換効率を達成した．IOUT = 10 µAの条件において，最大効率 69%と最大電力

密度 427 µW/mm2を実現した．
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図 2.21: 負荷電流 IOUTに対するクロック周波数特性の測定結果．
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図 2.23: 負荷電流 IOUTに対する電力変換効率特性の測定結果．

表 2.3に，提案回路とその他の SC型降圧コンバータ [14–21] の性能比較を示す．公平

に比較するため，フルオンチップ実装かつ降圧比率コントロール機能を持つ SC型降圧コ

ンバータ [16,17,19] との比較を行った．提案回路は最も広い入力電圧範囲 1.3− 2.6 Vを

持つことを確認した．また，本研究がターゲットとする負荷条件である IOUT = 100 µA

において，提案回路は高い電力変換効率 63.1%を達成した．以上の結果より，提案回路は

低電力な IoTエッジノードデバイス向けに有用であることを示した．
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2.6 まとめ

本章では，入力電圧範囲の拡大および広範囲の負荷電流に対する高効率化を実現する

SC型降圧コンバータを提案した．提案する SC型降圧コンバータは，入力電圧に応じた

降圧比率のコントロールにより，広い入力電圧範囲に対して一定の出力電圧を得ることを

可能にした．また，負荷電流に応じたスイッチング周波数のコントロールにより，広い負

荷電流範囲に対する高い電力変換効率を実現した．65 nm CMOSプロセスを用いて提案

回路のチップ試作を行った．測定評価によって提案回路が広い入力電圧範囲 1.3 − 2.6 V

と，広い負荷電流範囲に対する高い効率（最大 69%）を持つことを確認した．以上の結果

より，提案する SC型降圧コンバータは低電力な IoTエッジノードデバイス向けに有用で

あることを示した．
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第3章 超低電圧信号変換のための低消費

電力レベルシフタ

3.1 はじめに

集積回路の低消費電力化には電源電圧の低減が効果的である [1–3]．電源電圧を低減す

ると動作速度が劣化するため，低消費電力化と動作速度確保の両立を図る必要がある．そ

こで回路ブロックごとの要求速度に合わせて電源電圧を供給するマルチ電源電圧設計が

広く普及している [4, 5]．IoTエッジノードデバイスのアプリケーション回路においても，

マルチ電源電圧設計を適用した低消費電力化が進んでいる [6]．さらに，近年注目を集め

ているエナジーハーベスティング向けの昇圧回路を考えると，発電素子から得る低電圧と

昇圧後の高電圧を扱うため，マルチ電源電圧設計となる [7–10]．このようなマルチ電源電

圧設計において，回路ブロック間の正確な信号伝達を実現するためにレベルシフタを用い

る．レベルシフタはディジタル信号の電圧レベルを変換する回路である．電源電圧が異な

る回路ブロックでは扱うディジタル信号レベルが異なる．そのため，低電圧回路の出力信

号をそのまま高電圧回路に入力しても，正しく情報が伝わらない場合がある．そこでレベ

ルシフタを用いた正確な信号伝達が必要となる．しかし，従来のレベルシフタは入力信号

の電圧レベルがMOSFETのしきい値電圧以下（例： 0.5 V以下）となる場合に消費電力

が増大する課題がある．さらに極めて低電圧（例： 0.2 V以下）となる場合に動作不能に

陥る課題がある [11] ．

そこで本章では，増幅信号を用いたラッチ回路駆動による超低電圧化と，フィードバッ

ク制御による低消費電力化を実現するレベルシフタを提案する．

3.2 従来回路の動作原理と技術課題

図 3.1にラッチ型レベルシフタを示す [12]．この回路は，クロスカップル接続した 2つの

pMOSFET（MP1，MP2）と，低電圧信号 IN，INBを入力する 2つの nMOSFET（MN1，

39
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図 3.1: ラッチ型レベルシフタ．

2）で構成する．なお，INBはインバータが生成する INの相補信号である．入力信号 IN

の論理レベルがLowからHighへと遷移した場合，MN1がON状態になり電流量が増加す

ることで，ノードOUTBがHighから Lowへと遷移する．それによってMP2がON状態

になり電流量が増加する．また，INBが Lowに遷移することでMN2がOFF状態になる．

MP2がON状態，MN2がOFF状態となることで，出力OUTが LowからHighへと遷移

し，レベルシフト動作が完了する．一方で，INがHighからLowへと遷移した場合，INB

が LowからHighへと遷移する．MN2がON状態になり電流量が増加することで，OUT

がHighから Lowへと遷移する．それによってMP1がON状態になり電流量が増加する．

また，INが Lowに遷移することでMN1がOFF状態になる．MP1がON状態，MN1が

OFF状態となることで，OUTBが LowからHighへと遷移し，レベルシフト動作が完了

する．以上の動作によって，この回路はディジタル信号の電圧レベルを変換する．

しかしラッチ型レベルシフタには，低電圧VDDLと高電圧VDDHの電圧差が拡大すると動

作不能に陥る課題がある．これは，pMOSFETのゲート・ソース間電圧が VDDHとなる一

方で，nMOSFETのゲート・ソース間電圧が VDDLとなることに起因する．VDDLが VDDH

より非常に小さい場合（例： VDDL ＜ 0.5 V，VDDH = 1.8 Vまたは 3.3 V），nMOSFETの

駆動電流が pMOSFETの駆動電流と比べて極めて小さくなる．これにより出力ノードが

HighからLowへと遷移できず，レベルシフト動作が不能になる．特にVDDLがnMOSFET

のしきい値電圧を下回る場合，nMOSFETの駆動電流が nAオーダまで大幅に減少するた

め課題が顕著となる．

この課題の解決に向けた，様々なレベルシフタが存在する [13–22]．図 3.2に，Osakiら

の提案する LECC（Logic Error Correction Circuit）型レベルシフタを示す [15]．この回
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図 3.2: Osakiらの提案する LECC型レベルシフタ [15]．
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図 3.3: Hosseiniらの提案するレベルシフタ [22]．

路は論理誤り補正回路（LECC）とコンパレータで構成する．LECCは入力信号 IN，INB

と出力信号OUTの電圧を監視し，入力信号と出力信号の論理レベルが不一致の時のみ，

コンパレータに動作電流を供給する．コンパレータは入力信号 IN，INBの電圧値を比較

し，IN ＞ INBであればHigh，IN ＜ INBであれば Lowを出力する．論理レベルが不一

致の時のみ動作させることで，低電力化を実現する．しかし，この回路は 2段構成のコン

パレータを使用するため，入力信号がHighから Lowに遷移する際にMP6の駆動電流と

MN8の駆動電流が競合する．これにより，出力信号OUTの遷移に時間を要する．また，

ラッチ構造を持たないため，出力信号の駆動力と保持力が乏しい．これらの要因により，

出力信号のスルーレートが低下し，レベルシフタの負荷回路となる論理ゲートにおいて消

費電力が増大する課題がある．

図 3.3に，Hesseiniらの提案するレベルシフタを示す [22]．この回路はラッチ型レベル

シフタと LECCを組み合わせた構成となっている．クロスカップル接続した pMOSFET

（MP3，MP5）の駆動電流を LECCによって制御し，nMOSFETの駆動電流が微小な場
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合の出力遷移を補助する．しかし，ラッチ回路の nMOSFET（MN3，MN4）を依然とし

て低電圧な入力信号 IN，INBで駆動する．そのため，VDDLが nMOSFETのしきい値電

圧を下回る場合に，ラッチ型レベルシフタと同様の課題が発生する．

以上の課題を解決するために，フィードバック制御により入力信号の増幅を行うレベル

シフタを提案する．

3.3 提案するレベルシフタ

3.3.1 回路構成

前節で述べた従来回路の技術課題より，レベルシフタにはラッチ構造が必須である．こ

れは，負荷回路となる論理ゲートに対する駆動力と出力信号の保持力を確保するためであ

る．しかし，低電圧な入力信号でラッチ回路を駆動することは困難である．図 3.4に技術

課題に対する解決策を示す．増幅回路によって入力信号を中間電圧に増幅し，増幅信号に

よってラッチ回路を駆動することで課題を解決する．なお，回路追加による消費電力増加

を抑制するため，増幅回路は低電力で動作する必要がある．

図 3.5に提案するレベルシフタの構成図を示す．提案回路は，2つの増幅回路とラッチ

回路で構成する．増幅回路は入力信号 IN，INBを増幅して中間電圧信号 VR，VFを生成

する．ラッチ回路を増幅信号 VR，VFで駆動することで，極めて低い入力電圧下において

も出力信号Q，QBを生成できる．また，出力をフィードバックして増幅回路を必要な時

のみ動作させることで消費電力を抑制できる．

図 3.6に提案するレベルシフタの具体的な回路図を示す．増幅回路は LECCを基に構

成しており，MOSFETを直列接続することで，入力信号と出力信号の論理レベルが不一

図 3.4: 技術課題に対する解決策．
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図 3.5: 提案するレベルシフタの構成図．
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図 3.6: 提案するレベルシフタの回路図．

致の時のみ入力信号を増幅する．これにより最低限の電力での増幅動作を実現している．

ラッチ回路において，従来のラッチ型レベルシフタに 2つの pMOSFET（MP6，MP8）を

追加している．これは出力遷移時に発生する短絡電流を抑制するためであり，スムーズな

出力遷移と消費電力の低減に寄与する．また，提案回路には 1.8 V耐圧と 3.3 V耐圧の 2

種類のMOSFETを使用する．これは出力電圧範囲の拡大と，リーク電流の削減のためで

ある．提案回路の動作原理について，次節以降で詳細に説明する．

3.3.2 増幅回路の動作原理

提案レベルシフタにおける増幅回路の動作原理を説明する．図 3.7 (a) に INが Lowか

らHighに遷移する場合の動作，図 3.7 (b) に INがHighから Lowに遷移する場合の動作，

そして図 3.7 (c) に動作波形の模式図を示す．図 3.7 (a) と図 3.7 (b) において，ON状態

のMOSFETと電流が流れるパスを黒色で，OFF状態のMOSFETと電流が流れないパス
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図 3.7: 増幅回路の動作原理．(a)INが Lowから Highに遷移する場合の動作．(b)INが

Highから Lowに遷移する場合の動作．(c)動作波形の模式図．

を灰色で記載している．図 3.7 (a) より，INが Lowから Highに遷移する場合は，IN =

High，OUT = Low，そして OUTB = QB = Highとなるため，MN1とMN2が ON状

態になり電流 IRを生成する．IRによって中間電圧信号 VRが上昇すると同時に，MN6が

ON状態になることで VFが 0 Vへと低下する．これらの VR，VFによって後段のラッチ回

路を駆動し，出力信号OUTがLowからHighに遷移する．その結果OUTB = QB = Low

となるため，MN2がOFF状態になり増幅回路における電流 IRの生成は停止する．

一方，図 3.7 (b)より，INがHighからLowに遷移する場合は，IN = Low，INB = High，

そしてOUT = Q = Highとなるため，MN4とMN5がON状態になり電流 IFを生成する．

IFによって中間電圧信号 VFが上昇すると同時に，MN3がON状態になることで VRが 0

Vへと低下する．これらの VR，VFによって後段のラッチ回路を駆動し，出力信号OUT

がHighから Lowに遷移する．その結果OUT = Q = Lowとなるため，MN5がOFF状
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態になり増幅回路における電流 IFの生成は停止する．以上の動作により，増幅回路は入

力信号 IN，INBから相補な中間電圧信号 VR，VFを生成する．

3.3.3 ラッチ回路の動作原理

提案レベルシフタにおけるラッチ回路の動作原理を説明する．図 3.8 (a) に INが Low

からHighに遷移する場合の動作，図 3.8 (b) に INがHighから Lowに遷移する場合の動

作，そして図 3.8 (c) に動作波形の模式図を示す．図 3.8 (a) と図 3.8 (b) において，ON状

態のMOSFETと電流が流れるパスを黒色で，OFF状態のMOSFETと電流が流れないパ
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図 3.8: ラッチ回路の動作原理．(a)INが LowからHighに遷移する場合の動作．(b)INが

Highから Lowに遷移する場合の動作．(c)動作波形の模式図．
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スを灰色で記載している．図 3.8 (a) より，INが LowからHighに遷移する場合は，前段

の増幅回路が信号 VRを立ち上げることで，ラッチ回路ではMN8がON状態となりノー

ドQBの電位を引き下げる．このとき，MP8がOFF状態となりMP7から流れ込む電流

を抑制することで，ノードQBの遷移時間を短縮する．また，増幅回路が信号 VFを立ち

下げるため，MP5，MP6に電流が流れてノードQがHighへと遷移する．Q = Highとな

ることで，MP7がOFF状態となりノードQBに流れ込む電流は停止する．

一方，図 3.8 (b) より，INがHighから Lowに遷移する場合は，前段の増幅回路が信号

VFを立ち上げることで，ラッチ回路ではMN7がON状態となりノードQの電位を引き下

げる．このとき，MP6がOFF状態となりMP5から流れ込む電流を抑制することで，ノー

ドQの遷移時間を短縮する．また，増幅回路が信号 VRを立ち下げるため，MP7，MP8に

電流が流れてノードQBがHighへと遷移する．QB = Highとなることで，MP5がOFF

状態となりノードQに流れ込む電流は停止する．以上の動作により，ラッチ回路は増幅

信号 VR，VFから出力信号Q, QBを遷移させる．

3.3.4 遅延時間の解析

提案するレベルシフタの遅延時間は，増幅回路，ラッチ回路，そして出力インバータの

遅延時間によって決定する．これらの中でも，VDDLで駆動される増幅回路の遅延時間が

支配的な要素である．以下では，提案するレベルシフタの遅延時間が主に増幅回路の遅延

時間に依存すると仮定する．

図 3.9に増幅回路の簡略図を示す．CP1は pMOSFETのゲートノードにおける寄生容量

である．CP2は出力ノード VRにおける寄生容量である．入力信号 INが LowからHighに

遷移する場合，MN1に電流 IINが流れる．IINは以下の式で表すことができる．

IIN = I0 exp

VDDL − VTHN

ηVT

． (3.1)

ここで I0 (= µCOX(W/L)(η − 1)V 2
T)はサブスレッショルド電流の前置係数，µはキャリ

ア移動度，COX (= εOX/tOX)は単位面積あたりのゲート酸化膜容量，εOXは酸化膜の誘電

率，tOXは酸化膜厚，W/Lはチャネル長Lとチャネル幅W のアスペクト比，ηはサブス

レッショルドスロープ係数，VT (= kBT/q)は熱電圧，kBはボルツマン係数，T は絶対温

度，qは電気素量，そして VTHNは nMOSFETのしきい値電圧である [23]．pMOSFETの

カレントミラー回路は，IINを受けて出力電流 IRを生成する．pMOSFETのカレントミ
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図 3.9: 増幅回路の簡略図．

ラー回路は 1次の伝達関数を持ち，以下の式で表すことができる．

IR (s)

IIN (s)
=

gmp2

gmp1

1

1 + sCP1/gmp1

=
gmp2

gmp1

1

1 + sτp
． (3.2)

ここで gmp1と gmp2は，それぞれMP1とMP2の相互コンダクタンスである．τpは pMOS-

FETのカレントミラー回路の時定数である（τp = CP1/gmp1）．式 (3.2)より，出力電流 IR

のステップ応答を以下の通り導出できる．

IR (t) =
gmp2

gmp1

(
1− e−t/τp

)
IIN． (3.3)

また，IRはCP2に流れ込むため，IRを以下の式で表すことができる．

IR (t) = CP2

dVR

dt
． (3.4)

式 (3.3)と式 (3.4)より，VRを以下の通り導出できる．

VR (t) =
gmp2

CP2 gmp1

(
t+ τp

(
e−t/τp − 1

))
IIN． (3.5)
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式 (3.5)に示す通り，増幅回路の出力電圧 VRは時間とともに増加する．t = t1において

VRがラッチ回路のしきい値電圧に達すると，ラッチ回路は内部論理を切り替える．この

ことから，以下の式を得ることができる．

VR,TH = VR (t1)

=
I0 gmp2

CP2 gmp1

(
t1 + τp

(
e−t/τp − 1

))
e(VDDL−VTHN)/ηVT． (3.6)

ここで VR,THはラッチ回路のしきい値電圧である．式 (3.6)は以下の通り変形できる．

t1 =
CP2VR,TH gmp1

I0 gmp2

e(VTHN−VDDL)/ηVT + τp
(
1− e−t/τp

)
． (3.7)

式 (3.7)より，VDDLが低下すると遅延時間 t1が指数関数的に増加することがわかる．ま

た，式 (3.7)の第 2項は時定数 τpに対して単調増加する．したがって，τpを小さくするこ

とで，VRの立ち上がり速度を高めることができる．

3.4 シミュレーション評価

提案するレベルシフタを 0.18 µm CMOSプロセスを用いて設計し，シミュレーション

による性能評価を行った．設計に用いたMOSFETのサイズを表 3.1に示す．比較のため，

従来のレベルシフタについても同様のプロセスで設計して評価を行った [15,21,22]．また，

レベルシフタの負荷回路としてインバータを接続した．VDDH = 1.8 V，入力信号の周波

数 fIN = 10 kHzとし，VDDLは可変とした．評価項目は，動作波形，遅延時間，そして消

費エネルギーとした．ただし，回路や配線に付加される寄生抵抗と寄生容量は考慮してい

ない．

図 3.10に，入力信号 INの立ち上がり時と立ち下がり時の動作波形を示す．VDDL = 0.3

V，VDDH = 1.8 Vに設定し，入力信号は Low = 0 V，High = VDDL，そして fIN = 100

kHzのクロック信号とした．提案回路の入力信号 IN，出力信号OUT，増幅信号 VR，そし

て増幅信号 VFを示す．比較のため，従来のレベルシフタ [15,21,22] の出力信号を併せて

示す．図 3.10 (a) より，INが立ち上がると VRを約 0.8 Vまで増幅した後に，提案回路の

出力OUTが LowからHighに遷移する．一方，図 3.10 (b) より，INが立ち下がると VF

を約 0.8 Vまで増幅した後に，OUTがHighから Lowに遷移する．以上の結果から，提

案回路が増幅信号を用いた電圧レベル変換動作を実現していることを確認した．提案回
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表 3.1: 提案するレベルシフタのMOSFETサイズ．

MOSFET W/L (µm) MOSFET W/L (µm)

MN1 0.22 / 0.18 MP1 0.66 / 0.30

MN2 0.22 / 0.35 MP2 0.22 / 0.30

MN3 0.22 / 0.18 MP3 0.66 / 0.30

MN4 0.22 / 0.18 MP4 0.22 / 0.30

MN5 0.22 / 0.35 MP5 0.22 / 0.30

MN6 0.22 / 0.18 MP6 0.22 / 0.30

MN7 0.44 / 0.35 MP7 0.22 / 0.30

MN8 0.44 / 0.35 MP8 0.22 / 0.30
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図 3.10: シミュレーション波形．(a)入力信号 INの立ち上がり時．(b)入力信号 INの立下

り時．

路と従来回路の動作波形を比較し，入力信号 INの立ち上がり時と立ち下がり時のいずれ

においても，提案回路が最も高いスルーレートで出力を遷移することを確認した．これは

増幅信号を用いてラッチ回路を駆動したためである．提案回路は高い駆動力を持つため，

後段の論理ゲートにおける消費電力の削減が期待できる．

図 3.11に VDDLに対する遅延時間特性のシミュレーション結果を示す．VDDH = 1.8 V，

fIN = 10 kHzに設定し，VDDLを 0.2 Vから 1.0 Vの範囲で変化させ，出力がLowからHigh

に遷移する際の遅延時間を評価した．提案回路と従来回路の結果を比較すると，VDDL =

0.4 V以下の領域において，各回路が同様の遅延特性を示した．一方，VDDL = 0.4 V以上

の領域においては，提案回路が最も大きい遅延時間となった．これは提案回路が増幅回路
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図 3.11: VDDLに対する遅延時間特性のシミュレーション結果．
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図 3.12: VDDLに対する消費エネルギー特性のシミュレーション結果．

とラッチ回路の 2段構成のため，従来回路より信号伝播に時間を要するためである．

図 3.12に VDDLに対する 1周期あたりの消費エネルギーのシミュレーション結果を示す．

VDDH = 1.8 V，fIN = 10 kHzに設定し，VDDLを 0.2 Vから 1.0 Vの範囲で変化させた．

提案回路と従来回路の結果を比較すると，VDDL = 0.5 V以上の領域においては，各回路

が同様の消費エネルギーで動作した．一方，VDDL = 0.5 V以下の領域においては，提案

回路が最も少ないエネルギーで動作することを確認した．特に VDDL = 0.3 V時において，

従来回路 [22]と比較して 86%のエネルギー削減を達成した．これは提案回路が増幅信号

を用いてラッチ回路を駆動することで，出力が即座に遷移して短絡電流を抑制するためで



3.4. シミュレーション評価 51

(a) (b)

 (µm)  (µm)

 (
V

)

 (
V

)

IN
IN

OUT

OUT

VR

VR

VF

VF

図 3.13: モンテカルロ・シミュレーション波形．(a)入力信号 INの立ち上がり時．(b)入

力信号 INの立下り時．

ある．

提案レベルシフタのプロセス変動に対する影響を評価するため，グローバルばらつきと

ランダムばらつきを考慮したモンテカルロ・シミュレーションを行った．VDDL = 0.3 V，

VDDH = 1.8 V，そして fIN = 10 kHzに設定し，10,000回のシミュレーションを試行した．

図 3.13にモンテカルロ・シミュレーションによる動作波形を示す．図 3.13 (a) に，INが

LowからHighへと遷移した際の波形を示す．タイミングのばらつきはあるものの，いず

れの場合においても VRは立ち上がり，VFは立ち下がり，それによって出力OUTがHigh

に遷移した．図 3.13 (b) に，INがHighから Lowへと遷移した際の動作波形を示す．こ

ちらもタイミングのばらつきはあるが，いずれの場合においても，VRは立ち下がり，VF

は立ち上がり，それによってOUTが Lowに遷移した．これらの結果より，提案レベルシ

フタがプロセス変動に対して頑健であることを確認した．

モンテカルロ・シミュレーション（10,000回）を行い，提案回路と従来回路の消費エネ

ルギーに関する比較評価を行った．VDDL = 0.3 V，VDDH = 1.8 V，そして fIN = 10 kHz

に設定した．図 3.14に，1周期あたりの消費エネルギーの評価結果のヒストグラムを示

す．ばらつきを考慮した場合においても，従来回路と比較して提案回路が最も低電力で動
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図 3.14: モンテカルロ・シミュレーションによる消費エネルギーの評価結果（10,000回）．

表 3.2: モンテカルロ・シミュレーションによる評価結果（10,000回）のまとめ．

参照
レベル変換動作
成功率 (%)

消費エネルギー

平均値
µE (pJ)

標準偏差
σE (pJ)

変動係数
σE/µE (%)

Osaki [15] 100 2.44 1.26 51.79

Shao [21] 100 6.83 4.45 65.19

Hosseini [22] 100 2.55 1.54 60.29

提案 100 0.36 0.11 31.86

作することを確認した．表 3.2にモンテカルロ・シミュレーションによる評価結果をまと

める．レベル変換の動作成功率，消費エネルギーの平均値（µ
E
），標準偏差（σ

E
），そし

て変動係数（σE/µE）を示す．平均値，標準偏差，そして変動係数のいずれの指標におい

ても，提案回路が最も低い値を示しており，低電力かつ低ばらつきで動作することを確認

した．

提案レベルシフタのレイアウト設計を行った．図 3.15にレイアウト図を示す．回路面

積は 95.6 µm2となった．寄生抵抗と寄生容量を考慮したポストレイアウト・シミュレー
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図 3.15: 提案レベルシフタのレイアウト図．
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図 3.16: 最低動作電圧（VDDL = 60 mV）におけるシミュレーション波形．

ションを行ったところ，VDDH = 1.8 Vの場合において，最低動作電圧 VDDL = 60 mVで

動作することを確認した．図 3.16に最低動作電圧（VDDL = 60 mV）におけるシミュレー

ション波形を示す．また，VDDL = 0.4 V，VDDH = 1.8 V，そして fIN = 100 kHz の場合

の消費エネルギー，待機電力，そして遅延時間は，それぞれ 0.24 pJ，0.15 nW，そして

21.4 nsであった．
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3.5 測定評価

0.18 µm CMOSプロセスを用いて提案レベルシフタのチップ試作を行った．図 3.17に

試作チップの顕微鏡写真を示す．回路面積はレイアウト（図 3.15）と同じく 95.6 µm2で

ある．10個の試作チップに対する測定評価を行い，提案回路の性能を評価した．また，レ

ベルシフタの負荷回路としてインバータを搭載し，消費エネルギーの評価時にはインバー

タの消費エネルギーを合計して評価した．これは，レベルシフタの駆動力を併せて評価す

るためである．入力するクロック信号はファンクション・ジェネレータ（Agilent 33521A）

によって生成し，波形の測定にはオシロスコープ（Keysight MSO9254A）を使用した．電

源電圧の供給および消費エネルギーの測定には半導体デバイスアナライザー（Keysight

B1500A）を使用した．

図 3.18に最低動作電圧の評価結果を示す．VDDH = 1.8 V に設定し，VDDLの最低動作電

圧を評価した．10チップ中 5チップが VDDL = 60 mVで動作し，全てのチップが VDDL =

80 mVで動作することを確認した．図 3.19 (a)，図 3.19 (b) にそれぞれ VDDL = 60 mV，

80 mVにおける測定波形を示す．図 3.19 (c) に，VDDH = 3.3 V における測定波形を示す．

全てのチップが VDDL = 160 mVで動作することを確認した．

15.17 µm

6
.3

0
 µ

m

図 3.17: 試作チップの顕微鏡写真．
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図 3.19: 測定波形．(a)VDDH = 1.8 V，VDDL = 60 mV．(b)VDDH = 1.8 V，VDDL = 80 mV．

(c)VDDH = 3.3 V，VDDL = 160 mV．
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図 3.20に VDDL，VDDHに対する動作可能な最大周波数特性の測定結果を示す．10チッ

プに対する測定結果の平均値をプロットした．VDDLと VDDHの増加により，最大周波数が

増加するを確認した．図 3.21に VDDLに対する最大周波数の測定結果を示す．VDDHは 1.8

V に設定した．動作可能な最大周波数は VDDLに対して指数関数的に依存することを確認

した．これは 3.3.4節で解析した通り，サブスレッショルド領域におけるレべシフタの遅

延時間が VDDLに対して指数関数的に依存するためである．提案レベルシフタは VDDLが

0.1 V以下の領域において最大周波数が急激に低下した．図 3.22に VDDHに対する最大周

波数の評価結果を示す．VDDLは 0.2 V に設定した．提案レベルシフタは VDDHが 0.5 V以

下の領域においても動作するが，最大周波数が急激に低下した．これは 3.3.4節で解析し

た通り，サブスレッショルド領域においてレべシフタの遅延時間が VR，VFに指数関数的

に依存するためである．
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図 3.20: VDDL，VDDHに対する動作可能な最大周波数特性の測定結果（10チップの平均値）．
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図 3.23に VDDL，VDDHに対する消費エネルギー特性の測定結果を示す．入力信号の周

波数は fIN = 10 kHzに設定した．10チップに対する測定結果の平均値をプロットした．

VDDLの低下および VDDHの増加に伴い，消費エネルギーが増加した．図 3.24に VDDLに

対する消費エネルギーの評価結果を示す．VDDHは 1.8 V に設定した．サブスレッショル

ド領域において，VDDLの低下によって消費エネルギーが増加した．これはリーク電流が

原因であり，従来のレベルシフタ [19,21]や提案レベルシフタのシミュレーション結果と

同様の傾向である．図 3.25に VDDHに対する消費エネルギーの評価結果を示す．VDDLは

0.2 V に設定した．VDDHが増加するにつれて消費エネルギーが増加した．これはラッチ

回路の消費エネルギーが VDDHの 2乗に比例するためである．
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図 3.23: VDDL，VDDHに対する消費エネルギー特性の測定結果（10チップの平均値）．
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図 3.24: VDDLに対する消費エネルギー特性の測定結果（VDDH = 1.8 V，10チップ）．
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比較評価を行うため，従来回路を試作チップに併せて搭載した [22]．また，1.8 V耐圧

MOSFETのみで構成した提案回路を試作チップに併せて搭載した．図 3.26に，これらの

搭載回路に対する測定結果を示す．図 3.26 (a) に VDDLに対する動作可能な最大周波数特

性の測定結果を示す．VDDHは 1.8 V に設定した．提案回路が従来回路より低い電圧にて

レベル変換動作可能であることを確認した．1.8 V耐圧MOSFETのみで構成した提案回

路について，最大動作周波数が 2種のMOSFETを用いた場合と同等であることを確認し

た．提案レベルシフタの応答速度は，主に増幅回路のMN1とMN4（図 3.6）によって決

まる．最大動作周波数に大きな差が生じなかったのは，これらには共通して 1.8 V耐圧

MOSFETを使用したためである．図 3.26 (b) に VDDLに対する消費エネルギー特性の測

定結果を示す．VDDHは 1.8 V，fINは 10 kHzに設定した．提案回路は従来回路より低い

消費エネルギーで動作した．特に VDDL = 0.2 V時において，従来回路と比較して 88%の

エネルギー削減を達成した．これは増幅信号を用いることで，ラッチ回路の出力が速やか

に遷移可能となったためである．1.8 V耐圧MOSFETのみで構成した提案回路について，

2種のMOSFETを用いた場合と比較して消費エネルギーが増加した．これは 3.3 V耐圧

MOSFETと比較して，1.8 V耐圧MOSFETのリーク電流が大きいためである．ただし，
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1種のMOSFETで構成するとコストが抑制できる点にメリットがある．

表 3.3に，提案回路と従来のレベルシフタ [15–22] の性能比較を示す．従来のレベルシ

フタと比較して，提案回路が最も低い動作電圧 80 mVでレベル変換動作が可能であるこ

とを確認した．同様のプロセスを使用したレベルシフタ [21,22] とシミュレーション結果

同士を比較することで，提案回路が最も低いエネルギーで動作することを確認した．以上

の結果より，提案するレベルシフタは低電力な IoTエッジノードデバイス向けに有用であ

ることを示した．

3.6 まとめ

本章では，超低電圧信号変換のための低消費電力レベルシフタを提案した．提案回路は

2つの増幅回路とラッチ回路で構成した．増幅回路が入力信号を増幅して中間電圧信号を

生成した．この増幅信号によってラッチ回路を駆動することで，極めて低い入力電圧下に

おけるレベル変換動作を実現した．また，出力信号を用いたフィードバック制御により，

増幅回路を必要な時のみ動作させることで低電力化を実現した．0.18 µm CMOSプロセ

スを用いて提案レベルシフタのチップ試作を行い，測定による性能評価を行った．提案

回路は極めて低い電圧 80 mVでレベル変換動作可能であることを確認した．提案回路は

低い消費エネルギーでの動作を実現しており，特に VDDL = 0.3 V時において従来回路か

ら 88%のエネルギー削減を達成した．以上の結果より，提案するレベルシフタは低電力な

IoTエッジノードデバイス向けに有用であることを示した．
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第4章 超低電圧エナジーハーベスティン

グに向けたリング発振器

4.1 はじめに

小型の IoTエッジノードデバイスにおけるエナジーハーベスティングでは，搭載可能な

発電素子のサイズに限りがある．そのため生成できる電圧が極めて低い場合が多い [1,2]．

特に熱電変換素子（TEG: Thermoelectric Generator）を用いた体温と外気温の温度差によ

る発電では，極めて低い 100 mV前後の電圧しか得ることができない [3–6]．そこで昇圧コ

ンバータによって，発電電圧をバッテリに充電可能な電圧まで昇圧する必要がある [6–10]．

昇圧コンバータの起動にはクロック信号が必要なため，発振器によるクロック信号の生

成が併せて必要になる．発振器には複数の方式が存在するが，CMOS集積回路のみで構

成するリング発振器が小型デバイス用途に適している [11–16]．しかし，リング発振器は

100 mV以下の極めて低い電圧で動作不能に陥る課題があり，温度差から発電した電圧に

よって安定的に動作することが困難である．

そこで本章では，基板バイアス効果を利用したインバータの電圧利得改善によって超低

電圧動作を実現するリング発振器を提案する．

4.2 従来回路の技術課題

図 4.1にリング発振器の回路図を示す．奇数個のインバータを直列に接続し，最終段の

出力を 1段目の入力にフィードバックする．発振動作を開始する条件は，インバータの電

圧利得（AINV = dVOUT/dVIN)）の絶対値が 1以上となることである [17]．

|AINV| ≥ 1． (4.1)

ここで VOUTはインバータの出力電圧，VINはインバータの入力電圧である．

図 4.2 (a) にCMOSインバータの回路図を示す．1つの nMOSFETと 1つの pMOSFET

67
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GND

VDD

VOUT・・・・・

図 4.1: リング発振器の回路図．
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図 4.2: CMOSインバータの (a)回路図，(b)入力電圧 VINに対する出力電圧 VOUTの特性．

で構成する．図 4.2 (b) にインバータの入力電圧 VINに対する出力電圧 VOUTの特性を示

す．インバータは論理レベルを反転させる機能を持つ．入力電圧の論理レベルが Lowの

場合はHighを出力し，入力がHighの場合は Lowを出力する．電源電圧 VDDが低下する

と特性が緩やかになる．特に 100 mVを下回ると電圧利得の絶対値が 1未満になり，リン

グ発振器の発振条件を満たすことができない．

4.3 サブスレッショルド領域におけるインバータの特性

インバータの電源電圧VDDがMOSFETのしきい値電圧VTH以下になる場合，MOSFET

はサブスレッショルド領域で動作する．サブスレッショルド領域におけるMOSFETのド
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レイン電流 IDは以下の式で表すことができる．

ID = I0 exp

VGS − VTH

ηVT

1− exp

−
VDS

VT

． (4.2)

ここで I0 (= µCOX(W/L)(η − 1)V 2
T)はサブスレッショルド電流の前置係数，µはキャリ

ア移動度，COX (= εOX/tOX)は単位面積あたりのゲート酸化膜容量，εOXは酸化膜の誘電

率，tOXは酸化膜厚，W/Lはチャネル長Lとチャネル幅W のアスペクト比，ηはサブス

レッショルドスロープ係数，VT (= kBT/q)は熱電圧，kBはボルツマン係数，T は絶対温

度，qは電気素量，VGSはMOSFETのゲート・ソース間電圧，そして VDSはMOSFETの

ドレイン・ソース間電圧である [17, 18]．式 (4.2)と，nMOSFETと pMOSFETに流れる

電流が等しくなる条件から，インバータの入力電圧 VINと出力電圧 VOUTの関係は以下の

式で表すことができる．

VIN =
VDD + (VTHN − |VTHP|)

2
+

ηVT

2
ln


I0P

1− exp

VOUT − VDD

VT


I0N

1− exp

−
VOUT

VT



． (4.3)

ここで I0Nと I0Pはそれぞれ nMOSFETと pMOSFETのサブスレッショルド電流の前置

係数，VTHNとVTHPはそれぞれ nMOSFETと pMOSFETのしきい値電圧である．式 (4.3)

からインバータの電圧利得AINV(= dVOUT/dVIN)は以下の式で表すことができる．

AINV =
2

η
×

exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− exp

−
VDD

VT

− 1

exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− 2 exp

−
VDD

VT

 ． (4.4)

AINVの絶対値は VOUT = VDD/2の条件において最大値 (|AINV|MAX)となり，以下の式で

表される．

|AINV|MAX =
1

η

exp

VDD

2VT

− 1

． (4.5)

式 (4.5)に示す通り，VDD の低下に伴いインバータの電圧利得は低下する．式 (4.3)，式

(4.4)，そして式 (4.5)の導出過程の詳細は付録Bに記載する．
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図 4.3: (a)しきい値電圧の差分 ∆VTH による入出力特性の変化．(b)目標とする入出力

特性．

式 (4.3)より，インバータの入出力特性が nMOSFETと pMOSFETのしきい値電圧の

差分∆VTH(= VTH,N − |VTH,P|) に依存することがわかる．図 4.3 (a) にしきい値電圧の差

分∆VTHによる入出力特性の変化を示す．∆VTHの増加および低下に伴い，入出力特性が

上下に平行移動する性質がある．本研究ではこの性質を利用してインバータの電圧利得

を改善する．図 4.3 (b) に目標とする入出力特性を示す．入力電圧が Lowの場合において

∆VTHを増加させ，入力電圧がHighの場合において∆VTHを低下させる．これらによっ

て電圧利得を改善する．

4.4 提案する自己バイアスインバータ

図 4.4に提案する自己バイアスインバータの回路図を示す．提案回路は 2つのインバー

タで構成する．フィードバックインバータの出力をメインインバータの基板に入力し，メ

インインバータのMOSFETのしきい値電圧 VTHを制御する．MOSFETのしきい値電圧

が基板電位に応じて変化する性質を基板バイアス効果と呼ぶ．しきい値電圧は以下の式で

表すことができる．

VTH = VTH0 + γ
(√

2|ϕF| − VBS −
√

2|ϕF|
)
． (4.6)
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図 4.4: 提案する自己バイアスインバータの回路図．

ここで VBSは基板・ソース間電圧，VTH0は VBS = 0 Vの場合のしきい値電圧，γは効果

係数，そして ϕFは表面ポテンシャルである [19]．図 4.5 (a) に VIN = High時における提

案回路の動作を示す．VOUTは Lowとなり，フィードバックインバータの出力はHighと

なる．式 (4.6)より VTHNの低下によって∆VTHが低下する．図 4.5 (b) に VIN = High時

における提案回路の入出力特性を示す．VINがHighの領域において，∆VTHの低下によっ

て出力電圧 VOUTが低下した特性を得ることができる．一方，図 4.6 (a) に VIN = Low 時

における提案回路の動作を示す．VOUTはHighとなり，フィードバックインバータの出力

は Lowとなる．式 (4.6)より VTHPの低下によって∆VTHが増加する．図 4.6 (b) に VIN =

Low時における提案回路の入出力特性を示す．VINが Lowの領域において，∆VTHの増加

によって出力電圧 VOUTが増加した特性を得ることができる．以上の動作から，提案する

自己バイアスインバータは図 4.3 (b) に示した電圧利得の改善を実現できる．

提案回路における電圧利得の絶対値の最大値は，以下の式で表すことができる．

|AINV|MAX =

∣∣∣∣dVOUT

dVIN

∣∣∣∣ =
1−

1

2

d (∆VTH)

dVIN

 1

η

exp

VDD

2VT

− 1

． (4.7)

式 (4.7)の導出過程の詳細は付録Bに記載する．式 (4.7)を式 (4.5)と比較すると，提案回
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図 4.5: VIN = High時における提案回路の (a)動作，(b)入出力特性．
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図 4.6: VIN = Low時における提案回路の (a)動作，(b)入出力特性．

路の電圧利得は {1− (1/2) · d (∆VTH) /dVIN} によって改善することがわかる．この項は
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表 4.1: 提案する自己バイアスインバータのMOSFETサイズ．

MOSFET W / L

pMOSFET 10 µm / 1.0 µm

nMOSFET 3.3 µm / 1.0 µm

式 (4.6)を用いて以下の式で表すことができる．1−
1

2

d (∆VTH)

dVIN

 = 1 +
γ

4

 1√
2|ϕF| − VB

+
1√

2|ϕF| − VB + VDD

 dVB

dVIN

． (4.8)

ここでVBは基板電位である．VBはフィードバックインバータが生成するため，式 (4.8)に

おいて dVB/dVINは常に正の値となる．したがって式 (4.8)は 1より大きな値となり，提案

する自己バイアスインバータは従来のインバータと比較して最大電圧利得を改善できる．

4.5 シミュレーション評価

提案する自己バイアスインバータを 0.18 µm CMOSプロセスを用いて設計し，シミュ

レーションによる性能評価を行った．表 4.1に設計に用いたMOSFETのサイズを示す．比

較のため，従来のインバータ（図 4.2）と文献 [20] に記載の低電圧向けインバータについ

て，同様のプロセスで設計して評価を行った．図 4.7 (a) に入力電圧 VINに対する出力電

圧 VOUTのシミュレーション結果を示す．VDDは 60 mVに設定した．提案回路が最も急峻

に Highと Lowを切り替えることを確認した．図 4.7 (b) に，図 4.7 (a) の結果から計算

した電圧利得を示す．電圧利得は VIN = VDD/2 = 30 mVにおいて最大値に達する．提案

回路の最大電圧利得は 119であり，従来のインバータの 15倍，文献 [20] のインバータの

7.7倍まで改善することを確認した．

提案する自己バイアスインバータを用いたリング発振器について，同様のプロセスを用

いて設計し，シミュレーションによる性能評価を行った．比較のため，従来のインバータ

（図 4.2）を用いたリング発振器を同様のプロセスで設計して評価を行った．図 4.8に評価

対象の回路を示す．周波数が同等になるよう，提案回路には 31段の提案インバータを使

用し，従来回路には 51段の従来インバータを使用した． 図 4.9に出力波形のシミュレー

ション結果を示す．図 4.9 (a) に従来回路の出力波形を，図 4.9 (b) に提案回路の出力波形

を示す．VDDは 60 mVに設定した．従来回路の出力波形は振幅 47.5 mV，周波数 64 Hz
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図 4.7: インバータのシミュレーション評価結果． (a)入力電圧VINに対する出力電圧VOUT

の特性．(b)入力電圧 VINに対する電圧利得 |AINV|の特性．
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図 4.8: シミュレーション評価の対象回路．
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図 4.9: 電源電圧 VDD = 60 mVのときのシミュレーション波形．(a)提案回路．(b)従来

回路．

であり，提案回路の出力波形は振幅 53.8 mV，周波数 59 Hzであった．提案回路は従来回

路より高い振幅を持つことを確認した．図 4.10 (a) に電源電圧 VDDに対する振幅特性の

シミュレーション結果を示す．提案回路は従来回路より高い振幅を持つことを確認した．

また，提案回路は 40 mVの極めて低い電源電圧で動作した．図 4.10 (b) に電源電圧 VDD

に対する周波数特性のシミュレーション結果を示す．提案回路と従来回路の周波数が設計

通り同等であることを確認した．

4.6 測定評価

0.18 µm CMOSプロセスを用いて提案するリング発振器のチップ試作を行った．比較

のため，従来のリング発振器を同じチップに実装した．前節において，提案回路と従来回

路に使用するインバータの段数をそれぞれ 31段と 51段に設定した．図 4.10 (b) のシミュ

レーション結果にて周波数が同等になることを確認したため，チップ試作において同様の

段数のインバータを使用した．

図 4.11 (a) に試作回路の構成図を示す．提案回路，従来回路，そしてソースフォロワ

回路で構成した．測定時にオフチップ容量を十分に駆動できるよう，バッファ回路として

ソースフォロワ回路を使用した．図 4.11 (b) にソースフォロワ回路の回路図を示す．ド

レイン接地させた pMOSFETと，pMOSFETのカレントミラー回路で構成した．ソース
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図 4.11: (a)試作回路の構成図．(b)ソースフォロワ回路の回路図．

フォロワ回路は入力信号を電圧利得 1で増幅するため，信号の振幅を変化させずに駆動電

流を補うことができる．バイアス電流は pMOSFETのカレントミラー回路によって供給

した．バイアス電流は 500 nAに設定した．

図 4.12に試作チップの顕微鏡写真を示す．提案回路の面積は 0.015 mm2，従来回路の

面積は 0.0029 mm2であった．自己バイアスインバータはメインインバータの基板電位を

制御するため，メインインバータの基板部を他の基板から分離する必要がある．そのため

提案回路は従来回路より大きな面積になった．



4.6. 測定評価 77

図 4.12: 試作チップの顕微鏡写真．

:  41.9 mV

VOUT

:  52.0 mV

VOUT

(a) (b)

図 4.13: 電源電圧 VDD = 60 mVのときの測定波形．(a)従来回路．(b)提案回路．

図 4.13 (a) に従来回路の測定波形を，図 4.13 (b) に提案回路の測定波形をそれぞれ示

す．電源電圧 VDDは 60 mVに設定した．従来回路の振幅は 41.9 mV，提案回路の振幅は

52.0 mVであり，提案回路は高い振幅を持つことを確認した．

図 4.14 (a) に電源電圧 VDDに対する振幅特性の測定結果を示す．提案回路は従来回路

より高い振幅を持つことを確認した．最低動作電圧について，従来回路は 51 mV，提案

回路は 42 mVであり，提案回路は極めて低い電源電圧で動作した．

図 4.15に，9個の試作チップにおける電源電圧 VDDに対する動作可能なチップ数を示

す．図 4.15 (a) に従来回路の結果を，図 4.15 (b) に提案回路の結果をそれぞれ示す．提案
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図 4.14: 電源電圧 VDDに対する振幅特性の測定結果．
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図 4.15: 電源電圧 VDDに対する動作可能なチップ数（全 9チップ）．(a)従来回路．(b)提

案回路．

回路は VDD = 42 mVにおいて全てのチップが動作した．したがって，最低動作電圧を 42

mVとした．一方で従来回路の最低動作電圧は 52 mVであった．

図 4.16に電源電圧 VDDに対する振幅特性の温度別の測定結果を示す．温度は 0，25，50

℃に設定した．温度が上昇すると，振幅が減少して最低動作電圧が増加した．これはOFF

状態のMOSFETにおいてリーク電流が増加し，電圧利得が劣化することが原因である．

図 4.17に温度に対する最低動作電圧特性の測定結果を示す．提案回路と従来回路はい

ずれも，温度が上昇すると最低動作電圧が増加した．これはOFF状態のMOSFETにお



4.6. 測定評価 79

40 60 80 100
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

 /
 V

D
D

VDD (mV)

 (0 )

 (25 )

 (50 )

図 4.16: 電源電圧 VDDに対する振幅特性の測定結果（温度別）．
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図 4.17: 温度に対する最低動作電圧特性の測定結果．

いてリーク電流が増加し，電圧利得が劣化することが原因である．式 (4.5)と式 (4.7)よ

り，温度上昇によって熱電圧 VTが増加すると，提案回路と従来回路の電圧利得はいずれ

も低下することがわかる．

図 4.18 (a) に電源電圧 VDDに対する周波数特性の測定結果を示す．図 4.10 (b) のシミュ

レーション結果と比較して，提案回路と従来回路の周波数はいずれも低下した．これは回

路や配線に付加される寄生容量が原因である．図 4.18 (b) に電源電圧 VDDに対する消費

電力特性の測定結果を示す．提案回路は従来回路と比較して消費電力が大きくなった．こ

れは提案回路が従来回路より多くのインバータを使用したためである（従来回路： 51個，

提案回路： 62個 = 31段× 2個/段）．
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図 4.18: (a)電源電圧 VDDに対する周波数特性の測定結果．(b)電源電圧 VDDに対する消

費電力特性の測定結果．
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図 4.19: (a)電源電圧 VDDに対する周波数特性の測定結果（温度別）．(b)電源電圧 VDDに

対する消費電力特性の測定結果（温度別）．

図 4.19 (a) に電源電圧 VDDに対する周波数特性の温度別の測定結果を，図 4.19 (b) に

電源電圧 VDDに対する消費電力特性の温度別の測定結果をそれぞれ示す．温度が上昇す

ると，周波数と消費電力がいずれも増加した．これは温度上昇によって電流が増加するた

めである．

表 4.2に提案するリング発振器と従来のリング発振器 [14–16]の性能比較を示す．従来

回路と比較して提案回路は最も低い電圧 42 mVで動作することを確認した．以上の結果

より，提案する自己バイアスインバータを用いたリング発振器は，エナジーハーベスティ
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表 4.2: リング発振器の性能比較．

参照 提案 [14] [15] [16]

インバータタイプ Self-bias VTH-tuned
Selective

schmitt-trigger Stacked

プロセス 0.18 µm 65 nm 0.13 µm 0.18 µm

最低動作電圧 42 mV 82mV 70 mV 57 mV

インバータの段数 31 15 9 21

面積 0.015 mm2 0.011 mm2 0.15 mm2 * 0.015 mm2

*リング発振器を含むスタートアップ回路の面積．

ングによって極めて低い電圧を生成する IoTエッジノードデバイス向けに有用であること

を示した．

4.7 まとめ

本章では，超低電圧動作を実現するリング発振器を提案した．提案回路は，メインイン

バータとフィードバックインバータで構成する自己バイアスインバータを使用した．基

板バイアス効果を利用し，フィードバックインバータによってメインインバータの基板電

位を変化させることで，しきい値電圧を制御した．これにより電圧利得を改善した．0.18

µm CMOSプロセスを用いて提案回路のチップ試作を行い，測定評価によって提案回路が

極めて低い電圧 42 mVで動作することを確認した．以上の結果より，提案するリング発

振器は，エナジーハーベスティングによって極めて低い電圧を生成する IoTエッジノード

デバイス向けに有用であることを示した．
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第5章 結論

本論文では，次世代の情報化社会における IoTエッジノードデバイスのメンテナンスフ

リー化に向けて，入力範囲を拡大した高効率 SC型降圧コンバータ，超低電圧信号変換の

ための低消費電力レベルシフタ，そして超低電圧エナジーハーベスティングに向けたリン

グ発振器の研究を行った．各章の内容をまとめると以下のようになる．

第 1章では，IoTエッジノードデバイスに適した集積回路のシステムアーキテクチャと

技術課題を検討した．無数に配置する IoTエッジノードデバイスはメンテナンスフリー

化する必要がある．そのため，極限までの低消費電力化による長期間動作，もしくはエナ

ジーハーベスティングによる電力の自活化が必要となる．そこで IoTエッジノードデバイ

スには，SC型降圧コンバータによるバッテリ出力電圧の降圧，マルチ電源電圧設計によ

る低消費電力化，そして昇圧コンバータによる発電電圧の昇圧を利用したシステムアーキ

テクチャが適していることを議論した．また，このようなアーキテクチャの実現に向けた

技術課題が，SC型降圧コンバータの入力電圧範囲の拡大および電力変換効率の向上，レ

ベルシフタの低電圧化および低消費電力化，そしてリング発振器の低電圧化であることを

議論した．

第 2章では，入力範囲を拡大した高効率 SC型降圧コンバータを検討した．従来の SC

型降圧コンバータは降圧比率が一定のため，バッテリの出力電圧の低下によってコンバー

タの出力電圧が低下する．これにより，負荷回路の動作に悪影響を与える課題があった．

また，外付け部品を用いた回路方式と比較して，電力変換効率が低い課題があった．提案

する SC型降圧コンバータは，入力電圧に応じた降圧比率のコントロールにより，広い入

力電圧に対して一定の出力電圧を得ることを可能にした．また，負荷電流に応じた内部

動作周波数のコントロールにより，広い負荷電流範囲に対する高い電力変換効率を実現し

た．提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提案回路は，1.3− 2.6 Vの幅広い

入力電圧範囲と 69%の最大電力変換効率を実現した．実測により提案手法の有効性を確

認した．

第 3章では，超低電圧信号変換のための低消費電力レベルシフタを検討した．従来のレ
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ベルシフタは，入力信号がラッチ回路を駆動する構成であった．そのため入力信号が極め

て低電圧な場合，出力信号の生成に時間を要し，消費電力の増加や動作不能を招く課題

があった．提案するレベルシフタ回路は，入力信号を増幅してラッチ回路を駆動する構

成とすることで，極めて低電圧な入力信号に対する電圧レベル変換を可能にした．また，

フィードバック制御によって増幅回路を必要時のみ動作させることで，低消費電力化を実

現した．提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提案回路は，80 mVの極め

て低い電圧でレベル変換動作可能であることを確認した．提案回路は低消費エネルギーで

の動作を実現し，従来回路から 88%のエネルギー削減を達成した．提案手法の有効性を

回路シミュレーションならびに実測により確認した．

第 4章では，超低電圧エナジーハーベスティングに向けたリング発振器を検討した．小

型の IoTエッジノードデバイスにおけるエナジーハーベスティングでは，搭載可能な発電

素子のサイズに限りがある．そのため生成できる電圧が極めて低い場合が多い．しかし，

従来のリング発振器は低電圧下で発振不能に陥る課題があった．これは電源電圧の低下に

よってインバータの電圧利得が低下することが原因であった．提案するリング発振器には，

メインインバータとフィードバックインバータによって構成する自己バイアスインバータ

を使用した．提案する自己バイアスインバータでは，フィードバックインバータを用いて

メインインバータの基板電位を制御する．基板バイアス効果によってメインインバータの

しきい値電圧が増減し，インバータの入出力特性が変化する．これによって電圧利得の改

善を実現した．提案回路のチップ試作を行い，性能評価を行った．提案回路は 42 mVの

極めて低い電源電圧で動作する結果を得た．実測により提案回路の有効性を確認した．

本論文の研究内容は，IoTエッジノードデバイスに向けた低電圧 CMOS集積回路技術

の構築を目的として行ったものである．IoTエッジノードデバイスに適したシステムアー

キテクチャを実現する上での技術課題を明らかにし，これらの課題を解決する手法を提案

した．シミュレーション評価ならびに試作チップによる測定評価から，極めて低電圧かつ

低消費電力で動作可能な集積回路技術を実現できることを示した．本研究における成果

が，次世代情報化社会の実現における重要な基盤技術の役割を担うことを期待する．



付 録A 社会実装に向けた新規事業検討

A.1 はじめに

本論文では，次世代の情報化社会における IoTエッジノードデバイスの低電圧 CMOS

集積回路技術に関する研究を行った．解決すべき技術課題は山積しているが，得られた成

果をいち早く社会実装するためには，新規事業検討ならびに事業展開等をあらかじめ検討

する必要がある．本付録にて，その検討結果をまとめる．

A.2 新規事業展開に向けた検討

筆者の研究の最終的な目的は，エナジーハーベスティングによって，バッテリレス・メ

ンテナンスフリーを実現する IoTエッジノードデバイスを構築することである．IoTエッ

ジノードデバイスはセンシング応用に使用される．したがって，

• どのような市場にどのようなセンサデバイスを提供すると価値があるか

の観点で新規事業案を検討した．

以下の各項で具体的な検討内容について述べる．

A.2.1 ペット市場に向けた提案内容

検討の初期段階では，自身の経験や周囲の人たちの話を基に「安心なペットとの暮ら

しを実現したい」との思いを持ったため，ペット向けの健康管理にセンサデバイスを適用

する案を模索した．少子化の続く日本では反比例するようにペットの数が増加（令和 3年

度：1605万頭）している．将来もこの傾向が続くと予想し，ペット市場の事業性は高いと

考えた．図A.1に当初の提案内容の概略を示す．ペットの心拍・体温等の生体情報を計測

し，異常時に飼い主に直ちに知らせることで疾病の早期発見が可能となる．従来は，加速

度や気圧の計測情報からペットの活動量を見える化するセンサデバイスが実用化されてお

り，活動量の低下から疾病の発見の一助とすることが可能であった．しかし，健康状態を
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図 A.1: 当初の提案内容の概略図．

直接知ることができない点と，1週間ごとの充電もしくは 4か月ごとの電池交換が必要で

手間がかかる点に課題があった．そこで提案内容では，生体データを取得する点と，体温

を利用したエナジーハーベスティングによって長期動作可能な点を訴求ポイントとした．

エナジーハーベスティングについては，熱電変換素子を用いると動物の体温と外気温の温

度差による発電が可能となる．しかし，微小な温度差（例えば，3℃ = 犬・猫の体温 38

℃ - 猛暑日の気温 35℃）では得られる電圧が非常に低い（100 mV未満）ため，内部回

路を駆動できない課題があった．この課題に対して，研究成果として極低電圧 50 mVで

動作可能な電源管理回路を構築した．これにより体温によるエナジーハーベスティングが

可能となり，センサデバイスを 5～10年程度の長期間に渡って動作させることができる．

A.2.2 畜産市場に向けた提案内容

前節の提案内容についてディスカッションを行ったところ，新規事業の立ち上げ時には

少量生産となり商品が高価となるため，一般の消費者からは受容されにくいとの助言を受

けた．そこで，資金力のあるBtoB（Business to Business）の顧客が飼育する動物を最初
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のターゲットとするよう方針を転換し，畜産動物，競走馬，そして希少動物（パンダ等）

といった候補を挙げた．その中で，ターゲットとする産業として畜産業に着目した．畜産

業は日本における令和元年度の総産出額が 3兆 2107億円に上る巨大産業である．よって

設備投資も積極的に進んでいると考えられるため，畜産動物にターゲットを絞ることと

した．

畜産動物向けの提案内容を検討するにあたり，現在の健康管理手段や不満を調査すべく，

専門家である農業・食品産業技術総合研究機構（農研機構）の畜産部門の研究員の方々に

協力いただき，ヒアリングを実施した．ヒアリングによって得られた多くの有用な情報の

中から，主要な内容を以下に列挙する．

• 牛は一頭あたりの価格が高価なためセンサを導入しやすい．

• 健康管理のニーズはあるが，種付け・分娩に関するニーズが圧倒的に強い．

• 種付けはタイミングを逃すと 1ヶ月分の飼育費が経済損失になる．

• 分娩は事故が起きると 1年分の飼育費が経済損失になる上に仔牛を失ってしまう．

• センサによる種付け・分娩のタイミング検知は導入が進んでいる．

• 種付けや分娩は加速度センサによる行動分析や体温変化で検知可能．

• 脚に装着する牛歩計が最も普及しており，バッテリの寿命は 4ヵ月程度．

• 肉牛は人の接触に慣れておらず，センサ交換時に暴れて作業者が怪我をする問題が
ある．交換不要になると，労働災害が避けられて非常にありがたい．

• 肉牛の育成期間は 2年間であり，センサのバッテリがその間持てば望ましい．

• 乳牛は育成期間が 6年間と長いため，健康管理のニーズが強まる．

以上のヒアリング結果を踏まえ，バッテリ交換不要なセンサデバイスによる畜産市場への

参入は可能性があるとの手応えを得た．

図A.2に畜産市場への提案内容を示す．「労働災害を回避したい」との明確なニーズが

存在する肉牛を対象とし，繁殖管理を行うための種付け・分娩センサによって市場に参入

する．研究成果であるエナジーハーベスティング技術と超低消費電力化技術を活用するこ

とで，訴求点であるバッテリ交換不要での長期動作が実現できる．牛の体温は約 38℃の
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図 A.2: 畜産市場への提案内容．

ため猛暑日（35℃）においても 3℃の温度差が確保でき，熱電変換素子から約 210 µWの

電力が生成できる．従来品のセンサでは消費電力が約 1 mWのため，発電量以上の電力

を消費してしまう課題がある．そこで，本研究で構築した超低消費電力化技術を適用する

ことで 1/10倍の約 100 µWへと大幅に電力を削減できる．これによって体温発電によっ

てカバーできる消費電力まで抑えられる．従来品はバッテリがボトルネックとなり 4ヵ月

程度の寿命だったところ，提案品では電子部品の耐用年数である 5～10年間に渡ってデバ

イスが動作可能になる．これは肉牛の飼育期間である 2年間を十分に満たす期間である．

A.2.3 畜産市場における事業拡大

市場参入後は，繁殖管理機能に健康管理機能を付加することで乳牛へのターゲット拡大

を狙う．乳牛は飼育期間が約 6年間と長期に渡るため健康管理に対するニーズが強い．肉

牛向けの商品開発を通してノウハウ・技術を蓄積すれば，乳牛の飼育期間にも対応可能で
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ある．牛の健康管理向けに提案品の導入が進むと，日本国内だけでなく海外向けの新たな

展開が期待できる．特にイスラム圏においては牛の健康管理に加えて，「どのように飼育

されたか，どのように肉が処理されたか」といった牛肉に対する認証が重要な課題となっ

ている．イスラム教では「ハラール」と呼ばれる規律があり，豚肉が禁止されていること

は日本でも広く知られている．牛肉についてもルールが存在し，特定の飼料が与えられ，

特定の方法に則って屠殺された牛のみ食べることが許可されている．そのため，怪我や疾

病によって死亡した牛は食肉化せずに廃棄することとなる．そこで，提案するセンサデバ

イスを用いて牛の怪我や疾病を早期発見・予防することで，廃棄頭数を大幅に削減でき

る．それだけではなく，どのような肥料が与えられてきたか，どのような飼育がなされて

きたか，どのような処理・流通過程で消費者のもとに届けられているか，等の情報をセン

サデバイスに記憶・管理することができる．イスラム教徒の人は日々，ハラールに基づく

食の選択を行っている．その判断に関する十分な情報を提供することは，食の「安心」を

実現する新たな価値となり，「新しい物流・管理」の大きな市場創設に繋がる．

A.2.4 将来的な事業構想

畜産動物向けのみに留まらず，別の市場に対する将来的な事業拡大の構想についても検

討を行った．図A.3に事業拡大のイメージ図を示す．第 2段階目としては，当初検討して

いたペット向けへの展開を行いたい．近年はペット保険への加入者が増加している．保険

会社や医療機関会社との連携によって「センサによる健康管理が保険料の低減に繋がる仕

組み」を構築することで，センサの普及を急速に進めることができる．また，競走馬向け

も事業拡大の第 2段階目の候補である．競馬ファンはデータを非常に重視するため，競争

馬の生体情報を取得できるとデータ自体に金銭的価値が生じると考えられる．第 3段階目

としては，ヒトに事業を展開していきたい．例えばペットと飼い主がいずれもセンサを装

着し，両者の生体情報を紐づけて分析することで，どちらにとっても望ましい散歩頻度・

時間・コースが提案する等，新たな価値の創出に繋げたい．動物や人だけでなくモノに対

してセンサデバイスを適用できるようになると，食品の鮮度監視やビルの老朽監視等の多

岐に渡る分野に展開できる．いずれ社会にとって不可欠なインフラ基盤となることが期待

できる．
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図 A.3: 事業拡大イメージ．

A.3 新規事業検討から得られた知見

新規事業の検討を通して多くの学びを得ることができた．その中でも特に重要な知見を

以下に述べる．

1点目は「自分の考えを他者に話し，様々な観点から議論すること」である．前節で述

べた検討内容は，大半が他者との議論をきっかけに生まれたものである．自身の中で考え

るだけでは視野や思考に限界があり，自分の考えを他者に話して，繰り返し議論を行うこ

とが重要であると学んだ．議論を通じて他者が持つ様々な視野や思考を吸収し，提案内容

の飛躍的な改善に繋げることができた．

2点目は「市場の声を聞くこと」である．筆者自身が過去に企業にて研究開発を行った

際は，顧客との接点はなく，提案内容と市場のニーズが乖離する課題があった．大学の研

究活動では自ら顧客へのヒアリングを行うことで，ニーズを捉えた提案内容を考案でき

た．この経験から，現場の声がいかに強力であるかについて身をもって学ぶことができ

た．現在筆者は企業にて新規事業の企画・開発を担当しているが，仮説を立てる度に必ず

顧客の声を聞く習慣が身に付き，事業・商品の向上へと繋げている．

以上の 2点が，新規事業の検討から学んだ特に重要と考える知見である．
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A.4 まとめ

本付録では，新規事業の検討結果と得られた知見について述べた．筆者の研究は，バッ

テリレス・メンテナンスフリーを実現する IoTエッジノードデバイスを構築することを目

的としている．研究成果を基に，「どのような市場にどのようなセンサデバイスを提供す

ると価値があるか」の観点で新規事業案を検討し，畜産市場の肉牛向けに繁殖管理を行う

センサデバイスを提案した．従来品ではバッテリ交換時に牛が暴れることで労働災害が多

発している．提案品を用いると交換が不要になり課題を解決できるため，事業化の余地が

あると考えている．新規事業を創出する上で「自分の考えを他者に話し，様々な観点から

議論すること」「市場の声を聞くこと」の 2点が特に重要であると学ぶことができた．





付 録B CMOSインバータの入出力特

性に関する式の導出

式 (4.3)，式 (4.4)，式 (4.5)，そして式 (4.7)を導出する．

図 4.2 (a) のCMOSインバータについて，pMOSFETと nMOSFETに流れる電流を IP，

INとする．キルヒホッフの電流則より以下の式が成り立つ．

IP = IN． (B.1)

式 (B.1)に式 (4.2)を適用し，以下の式を得る．

I0P exp

VDD − VIN − |VTHP|

ηVT

1− exp

−
VDD − VOUT

VT


= I0N exp

VIN − VTHN

ηVT

1− exp

−
VOUT

VT

． (B.2)

式 (B.2)を VINについて解くことで，以下の式 (4.3)を導出できる．

VIN =
VDD + (VTHN − |VTHP|)

2
+

ηVT

2
ln


I0P

1− exp

VOUT − VDD

VT


I0N

1− exp

−
VOUT

VT



．

式 (4.3)を変形し，以下の式を得る．

VIN =
VDD + (VTHN − |VTHP|)

2
+

ηVT

2
ln

I0P

I0N
+

ηVT

2
ln


1− exp

VOUT − VDD

VT


1− exp

−
VOUT

VT




．(B.3)
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式 (B.3)を VOUTで微分することで，以下の式を得る．

dVIN

dVOUT

=
η

2


−

exp

VOUT − VDD

VT


1− exp

VOUT − VDD

VT

−

exp

−
VDD

VT


1− exp

−
VOUT

VT





=
η

2
×

exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− 2 exp

−
VDD

VT


exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− exp

−
VDD

VT

− 1

．(B.4)

また，インバータの電圧利得は以下の式で計算できる．

AINV =
dVOUT

dVIN

． (B.5)

式 (B.4)と式 (B.5)より，以下の式 (4.4)を導出できる．

AINV =
2

η
×

exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− exp

−
VDD

VT

− 1

exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− 2 exp

−
VDD

VT

 ．

ここで，

f (VOUT) = exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− exp

−
VDD

VT

− 1， (B.6)

g (VOUT) = exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− 2 exp

−
VDD

VT

， (B.7)

と置くことで，式 (4.4)を以下の式で表すことができる．

AINV =
2

η
×

f (VOUT)

g (VOUT)
． (B.8)
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式 (B.8)を VOUTで微分することで，以下の式を得る．

dAINV

dVOUT

=
2

η
×

f ′ (VOUT) · g (VOUT)− f (VOUT) · g′ (VOUT)

{g (VOUT)}2
． (B.9)

また，式 (B.6)と式 (B.7)より，f ′ (VOUT)と g′ (VOUT) は以下の式で計算できる．

f ′ (VOUT) =
1

VT

exp

VOUT − VDD

VT

− exp

−
VOUT

VT

， (B.10)

g′ (VOUT) =
1

VT

exp

VOUT − VDD

VT

− exp

−
VOUT

VT

． (B.11)

式 (B.10)と式 (B.11)より f ′ (VOUT) = g′ (VOUT)が成り立つ．よって式 (B.9)を以下の式

で表すことができる．

dAINV

dVOUT

=
2

η
×

f ′ (VOUT) · g (VOUT)− f (VOUT) · f ′ (VOUT)

{g (VOUT)}2

=
2

η
×

g (VOUT)− f (VOUT)

{g (VOUT)}2
f ′ (VOUT)． (B.12)

式 (B.12)に式 (B.6)と式 (B.7)を適用し，以下の式を得る．

dAINV

dVOUT

=
2

η
×

1− exp

−
VDD

VT


{g (VOUT)}2

f ′ (VOUT)． (B.13)

式 (B.13)より，dAINV/dVOUT = 0となる条件は f ′ (VOUT) = 0である．これを式 (B.10)を

用いて解く．

1

VT

exp

VOUT − VDD

VT

− exp

−
VOUT

VT

 = 0

exp

VOUT − VDD

VT

 = exp

−
VOUT

VT


VOUT − VDD = −VOUT

VOUT =
1

2
VDD． (B.14)
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よって |AINV|はVOUT = VDD/2の条件において最大値 |AINV|MAXとなる．式 (4.4)にVOUT =

VDD/2を代入することで，以下の式 (4.5)を導出できる．

|AINV|MAX =
1

η

exp

VDD

2VT

− 1

．
図 4.4の提案する自己バイアスインバータでは，しきい値電圧の差 ∆VTH(= VTH,N −

|VTH,P|)が VINの関数と考える．式 (4.3)を VOUTで微分することで，以下の式を得る．

dVIN

dVOUT

=
1

2

dVIN

dVOUT

d (∆VTH)

dVIN

+
η

2
×

exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− 2 exp

−
VDD

VT


exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− exp

−
VDD

VT

− 1

．

(B.15)

式 (B.15)を変形し，以下の式を得る．1−
1

2

d (∆VTH)

dVIN

 dVIN

dVOUT

=
η

2
×

exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− 2 exp

−
VDD

VT


exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− exp

−
VDD

VT

− 1

．(B.16)

式 (B.5)と式 (B.16)より，以下の式を得る．

AINV =

1−
1

2

d (∆VTH)

dVIN



×
2

η
×

exp

VOUT − VDD

VT

+ exp

−
VOUT

VT

− exp
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VDD

VT
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exp

VOUT − VDD

VT
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VOUT

VT

− 2 exp

−
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VT

 ． (B.17)



101

式 (B.17)に VOUT = VDD/2を代入し，絶対値を取ることで，以下の式 (4.7)を導出できる．

|AINV|MAX =

1−
1

2

d (∆VTH)

dVIN

 1

η

exp

VDD

2VT

− 1

．
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