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第1章

はじめに

1.1 研究の背景

近年、マルチメディアにおける発展はめざましいものがあり、その重要性はますます大き
くなっている。しかし、現在主流のデジタルプロセッサを用いても、動き検出のような認識
に関する処理を行うと実用に十分な結果を得ることは難しい。これはデジタルプロセッサが
厳密な一致・不一致という判断が得意なアーキテクチャを用いており、柔軟な判断を要求さ
れる認識の分野を考慮していないからである。つまり、認識に重要な最小距離探索ではデー
タ量に応じて多段に比較器を構成しなくてはならず、そのため遅延時間が非常に大きくなっ
てしまい、高速な処理を行えないのである。また、これは面積の増大にもつながる。
そこで、動き検出やデータ圧縮などマルチメディア処理を行う上で、非常に高速であり小

さな面積で実現できる最小距離探索回路が必要である。このような小さく高速な距離探索回
路として、ν-MOSを利用した回路など [1][2]がいくつか考案されている。しかし、これら
の技術が用いているアナログ回路は設計が難しく、複雑な製造プロセスを必要とするものが
多い。
この中で、CMOSプロセスを用いた単純な論理回路だけで構成でき、高速かつ小面積な最

小距離探索回路として、時間領域における最小距離探索回路 [3]がある。ただし、この回路
は遅延時間の差を利用して判断をするため、製造ばらつきに対するマージンが一般のデジタ
ル回路よりも厳密である。より高速化をめざした設計をするにはこのマージンとのトレード
オフを考慮しなくてはいけない。また場合によってはある程度精度を犠牲にしても、より高
速な回路が要求される場合もある。したがって、精度と速度の間にある関係を把握すること
が必要になってくる。
本研究では、この時間領域を用いた最小距離探索連想メモリにおいて、要求される速度や

誤り率といった性能を満たした上で、それらの性能の限界の設計をするために、製造ばらつ
きや速度と誤り率の関係を調べ、限界の設計値を予測する方法を考える。
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1.2 本論文の構成

本論文の構成は、まず第 2章で時間領域最小距離探索連想メモリの動作とその特徴を示し、
本研究の目的を達成するためのアプローチの仕方について論じる。そして第 3章では製造ば
らつきから遅延時間の分布、誤り率までを求める過程についてシミュレーションとともに解
析的手法を用いて示す。第 4章では本研究の成果を用いて、あるプロセスを仮定したときの
遅延時間の分布と誤り率を導出する。また、逆に要求された誤り率を満たす連想メモリの設
計値を予測してみる。最後に第 5章にて結論を述べる。
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第2章

時間領域最小距離探索連想メモリ

2.1 時間領域最小距離探索連想メモリの動作原理

2.1.1 時間領域最小距離探索連想メモリの概要

まず本研究の対象としている時間領域における最小距離探索連想メモリの概要について触
れる。この連想メモリはある入力データ (DataA)に対して、メモリに格納されているデータ
(DataB1,DataB2...)の中で最も類似したデータを見つけ出す回路である。対応する各 bitを
XORあるいはXNORで一致/不一致を判断したあと、比較器を利用せずにその判断結果でパル
スの伝達速度を制御し、最も伝達の速かったデータを時間領域におけるWinnerTakeAllCircuit
を用いて最小距離のデータと判断する回路である。

2.1.2 時間領域最小距離探索連想メモリの構成

時間領域における最小距離探索連想メモリでは、データの各 bitが一致か不一致かで伝達
時間を制御するが、それにはソースに負荷抵抗として FETを付加したインバータ回路を用
いる。これをデータ長だけ直列につないだものを、遅延時間を制御するインバータ列として
ここではDelayChainと呼ぶ。

2bitの時間領域最小距離探索連想メモリの回路図を図 2.1に示す。データ (DataA)が入力
されたとき、それと SRAMに格納されているデータ (DataBi)と bit単位の相違を、XORあ
るいはXNORを用いて 1か 0かで表現する。この信号をDelayChainのソース抵抗を制御す
る FETに送り、その抵抗値をコントロールすることでインバータに入力したパルスの伝達
時間を変化させるのである。

また DelayChainの高速化を図るため、奇数 bitでパルス信号の立下り時間を制御する設
計にした場合、偶数 bitではパルス信号の立ち上がり時間を制御する。このとき、奇数 bitの
伝達時間を制御するためにインバータのソースに付加される FETは NMOSFETで構成さ
れ、偶数 bitにおいては PMOSFETで構成することになる。
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図 2.1: 2bit 時間領域最小距離探索連想メモリ

2.1.3 伝達時間の制御

データの一致・不一致で伝達時間を違いを生じさせる DelayChainの 2bitの回路を図 2.2
に示す。これはインバータ列の各々のインバータのソース側に 2種類の抵抗値を実現できる
FETがついていて、このDelayChainにパルス信号を入力したときに、この抵抗の値の選び
方によって出力に 2種類の遅延を生じさせることができる回路である。
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図 2.2: DelayChain(2bit)

Delay Chainの奇数 bitにはパルス信号の立ち上がりの遅延をコントロールするために、
インバータの Gnd側にプルアップされた NMOSFETと XORからの判定の信号を受ける
NMOSFETの並列回路 (Mc,Md)をつける。また、偶数 bitには立下りの速度を制御するた
めにインバータのVdd側に同様にプルアップされたPMOSFETとXNORからの判定信号を
受けるPMOSFETの並列回路 (Me,Mf )をつける。奇数 bitにおいてデータが不一致であっ
た場合、判定として 0がCtr0を通してDelayChainに送られ、McがOFFになる。MeとMf
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が両方ONであったときと比べて抵抗値が上がることになり遅延時間が増大することになる。
偶数 bitも同じ原理である。
このように n bitのデータを比較した際、各 bitでの一致のときのインバータの遅延を t、

不一致のときに生じる遅延のを∆tで、dbitの不一致があったとき、Delay Chainを通るパル
ス信号の遅延時間 T は以下の式となる。

T = n・t + d・∆t

もっとも近いデータを選び出すとき、つまり dが最も小さいものを選ぶとき、この Delay
Chainを通過してきた出力パルスの到着が最も速いもの (T が最小のもの)を選び出せばいい
ことがわかる。このWordごとに異なる伝播時間の中から最も速いものを選び出す回路に後
述する時間領域における Winner-take-all Circuitがある。

2.2 時間領域における Winner-take-all Circuit

各DelayChainを通過してきたパルス信号の出力のうち、最も速かったものを選ぶ 時間領
域におけるWinner-take-all Circuitの回路を図 2.3に示す。これは非同期 SR-flip flopをカ
スケード接続したものであり、DelayChainからの出力はそれぞれ P0...Pmに接続される。

S3 S2 S1 S0

S4 S5 S6 S7

P0

P1

P2

P3

P4

P5

P6

P7

図 2.3: Time-Domain winner-take-all circuit

それぞれの非同期 SR-flip flopは 2つのWordのDelayChainからの信号のうち、先に到着
した信号により瞬時にActiveになり、次の段へと出力を送る。このようにして最も速かった
パルス信号は各 SR-flip flopで勝ちあがり最終段の ANDによって、最速の入力に対応する
SiだけがActiveになる。

このように各Wordのハミング距離の大小を非同期で判断していくために、最もハミング
距離が近いデータのパルス信号が到着した時点で、ほかのデータのパルス信号を待たずに結
論を出せるので、高速に最小距離のデータを見つけ出せる。
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第3章

製造ばらつきと誤り率の関係の導出

3.1 誤り率に影響する製造ばらつき

3.1.1 考慮すべきパラメータの選定

現実のデバイスプロセスではリソグラフィー技術やエッチングなどの精度から、トランジス
タのサイズはもちろん酸化膜厚や不純物濃度、それらと関係して移動度やゲート容量などの
デバイスパラメータがばらつく。対象とするデバイスプロセスのこれらのデバイスパラメー
タのばらつきを知ることで誤り率を求めることができると考えられるが、ここに挙げたよう
な全てのデバイスパラメータのばらつきを実際に測定するのは非常に困難である。さまざま
な時間領域最小距離探索連想メモリを実際に作成し測定するのよりは、はるかに容易に評価
できることが必要である。よって、プロセスのばらつきの測定方法までを考慮にいれて、十
分な精度を保ちつつ容易に誤り率を評価できるようにプロセスのばらつきを考えなければな
らない。

誤りは製造プロセスのばらつきによって、DelayChainの各 bitにおける一致や不一致のと
きの遅延時間が少しずつ異なることによって生じる。このような遅延時間のずれが nbitの
DelayChainを通過したとき累積され、ハミング距離が違うことによる遅延時間差よりも大
きくなってしまったときに判定を誤るとこになる。したがって、遅延時間がどのようなデバ
イスパラメータによって主に決定されるのかを考えることで考慮すべきパラメータを絞るこ
とができるとわかる。

DelayChainの遅延時間の発生は、基本的にはインバータ回路と同様で、奇数 bitにおいて
は負荷容量に蓄えられた電荷が入力信号が入ったときに放電される時間である。よって主に
各 FETに流れる電流とその閾値、負荷容量の大きさが遅延時間を決めると考えられる。そ
れらのパラメータを決定するデバイスパラメータであるFETのチャネル長やチャネル幅、酸
化膜厚、移動度の製造ばらつきが遅延時間のばらつき、ひいては誤り率に反映されていると
判断できる。この関係を図 3.1にまとめておく。
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図 3.1: 誤り率への主な製造ばらつきの影響経路

誤り率を予想する、あるいは誤り率から設計値を決める際に、FETのサイズといった設計
時に任意に定めれる値を、プロセスが持つ各パラメータのばらつきと両方を知っておく必要
がある。プロセスの持つばらつきとして図 3.1における左の４つのパラメータのばらつきを
知る必要があるが、これらを測定するのは容易ではない。そこでチャネル長や移動度などの
ばらつきが反映される「飽和電流 (IDsat)」「閾値 (Vth)」「ゲート容量 (Cox)」をプロセスの持
つばらつきのパラメータと考えることもできる。あるサイズの FETのウェハ面内における
飽和電流などのばらつきを調べるのは比較的容易である。

3.1.2 各変数の寄与率の概算

プロセスの持つばらつきの各パラメータがどのくらい遅延時間に反映されているのかをシ
ミュレーションを用いて概算してみる。奇数 bitの立下り時間について見てみると、図 3.2に
示すように、負荷容量の電荷の放電に関わる３つのMOSFETのそれぞれの飽和電流と閾値、
次段の負荷容量の大きさといった７つのパラメータが主に関わり、これらのばらつきが遅延
時間のばらつきに反映される。

Vdd

IDsat1

IDsat3

IDsat2

Vth3

Vth2 Vth1

CL

図 3.2: 遅延時間に反映するパラメータ
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HSPICEを用いてこの７つのパラメータをひとつずつ独立に変動させ、遅延時間との関
係を調べ、多変量変数における重回帰分析 [4]を行う。正規化した各説明変数 xi(飽和電流な
ど)、目的変数 y(遅延時間)として

y = b1x1 + b2x2 + b3x3 + ....

のような重回帰式を立て、標準偏回帰係数 biの比を寄与率として考える。ただしこの概算に
おいては各変数を独立と考えている。この値は各変数が変動したときに、その変化が遅延時
間の変動に及ぼす影響の割合を示している。

IDsat1 IDsat2 IDsat3 Vth1 Vth2 Vth3 CL

寄与率 0.175 0.134 0.404 0.018 0.016 0.043 0.212

表 3.1: 各説明変数の変動の遅延時間への寄与率の概算

飽和電流と閾値、負荷容量の遅延時間の影響と考えたとき、それぞれ 71.3%、7.7%、21.2%
となる。これは閾値が電源電圧Vddとの差として遅延時間に作用することを考えると、Vdd−Vth

の分散は閾値そのものの分散よりも小さくなるといった直感的な結果と一致する。また現実
には閾値の変動は飽和電流の変動にも含まれているため説明変数としての閾値の寄与率は相
対的により小さいものとなると考えられる。

3.2 遅延時間の理論式による解析的な評価

プロセスのばらつきが与えられたときにその遅延時間の分布を求める方法として、シミュ
レーションを用いて、個々のパラメータがある設計値で変動したときの遅延時間の変動を全
て調べ、それをテンプレートとして任意の設計値における遅延時間への寄与率を導くという
方法が考えられる。
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図 3.3: シミュレーションによる IDsat3と遅延時間の関係
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たとえば、IDsat3のみを独立に変動させることで得られる遅延時間との関係 (図 3.3)では、
ある設計値において IDsat3がN1(µ1, σ

2
1)という分布と持つと測定されたとき、その平均µに

おける傾きを利用して遅延時間の分布 N2(µ2, σ
2
2)という分布が求まる。このように各パラ

メータ毎に求めた遅延時間の分布とそれらの相関から、DelayChainの遅延時間の確率分布
が求まることになる。

しかし、このようなシミュレーションによる結果に頼った方法には問題がある。

• 膨大なシミュレーション結果が必要
• プロセスが変わると全てのシミュレーションが再度必要

つまり、7次元あるいは寄与率から閾値を省くことができたとしても 4次元であることから、
さまざまな設計値における遅延時間を知るためには膨大なシミュレーションを行いテンプレー
トを完成させる必要がある。また、今回はROHM社の 0.6µプロセスをベースに考えている
が、別のプロセスを利用する際にシミュレーションで作ったテンプレートを全て作りなおさ
なくてはいけない。したがって、シミュレーションだけでなくDelayChainの遅延時間の平均
値や分散がうまく表現できるような理論式を近似的に用意し、できる限り少ないシミュレー
ションで自由度の高い予測系を作ることが必要になってくる。

3.2.1 理論式を求めるDelayChainのモデル

DelayChainの遅延時間の理論式を求めるために、DelayChainを近似モデルを考える。遅
延時間は次の段の負荷容量に蓄えられた電荷が放電/充電される時間であり、一般的なイン
バータの立下り動作においては、電圧-電流特性を ID = f(VDS, V GS)としたとき、

CL
dVout

dt
= −f (Vout, V DD) (3.1)

この微分方程式から初期値 Vout(0) = V1として、遅延時間の式

t(Vout) = C

∫ V1

Vout

dV

f(V, VDD)
(3.2)

を得る。また、電圧-電流特性の比較的簡単な近似式であるショックレイの式

ID =

{
βn((VGS − Vth)VDS − 1

2V 2
DS) , VDS < VGS − V th

1
2βn(VGS − Vth)2 , VDS ≥ VGS − V th

(3.3)

を利用する。
ここでβnはゲート幅をW、チャネル長を L、単位面積当たりのゲート容量を C0、n型半

導体の電子移動度をµnとして

βn =
µnC0W

L
(3.4)

と表され、これを用いて式 (3.1)の積分を解くことができる。

9



ここで出力電圧 Voutが VDDの 90%から 10%まで落ちる時間を立下り時間とすると、その
立下りの大部分は線形領域における動作であるため遅延時間 T は以下の式で表される。この
インバータの遅延時間では簡単のため閾値 Vth = 0.1VDDとおいている。

Tn =
C

βn

∫ 0.9VDD

0.1VDD

dV

(VGS − Vth)V − V 2/2

=
C

βn

∫ 0.9VDD

0.1VDD

dV

(0.9VDD − 0.1VDD)V

=
2C

βnVDD

∫ 0.9

0.1

dv

(1.8 − v)v

� 2C

βnVDD
× 1.574

� 3C

βnVDD
(3.5)

と求めることができる。

さて、DelayChainに置いても同様に負荷容量に蓄えられた電荷が放電される過程を考え
ることでその遅延時間を求めることができると考えられる。簡単のため比較するデータ bit
が不一致のとき、すなわち図 3.4のM2へ送られる判定信号が”0”でM2がOFFになる場合に
ついて考え、後からM2がONのときにも適用可能かを検討する。

Vdd

OFF

Ctr=’0’

CL

M3

M1

M2

V1

Vout(t)

図 3.4: 奇数 bitのDelayChainの動作 (データ不一致時)

ここで先ほどのインバータと同様な解析を行うとき、遅延時間は主にM3のFETによるため
そこの電流-電圧特性 I3(Vout)を用いて微分方程式を解くことになる。しかしこの回路ではイ
ンバータと違い、M3とM1の中間ノード電位である V1(図 3.4)が存在するため、VoutとM3の
ドレイン-ソース電圧 VDS3がインバータのように一致しない。また、ゲート-ソース電圧 VGS3

もインバータでは信号電圧が VDDのとき VGS = VDDであったのに対して、VGS3 = VDD −V1

となり時間の関数になる。よって、M3に流れる電流 ID3とM1に流れる電流 ID1は次のよう
な式で表現できる。
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ID3 = β3{(VDD − V1 − V th)(Vout − V1) − 1
2
(Vout − V1)2} (3.6)

ID1 = β1{(VDD − V th)V1 − 1
2
V 2

1 } (3.7)

となる。さらに ID3 = ID1であることから、V1 = αVoutとしたときの V1と Voutの電圧比α

を求めることができるはずである。これよりインバータと同じ微分方程式が解けるはずだが、
このαを実際に求めると Voutを含む複雑な関数になり微分法的式を解析的に解くことは困難
である。

各パラメータの分散から遅延時間の分散を解析的に求めるためには、できるだけ簡単な理
論式を用意する必要があるため、必要な情報を的確に表せるというところに重点を置いて適
当な近似モデルを考える必要がある。

そこで先ほど解析的に解く上で問題になったM3とM1にかかる電圧の比を、時間に無関係
な一定値とする近似について考えた。その電圧比については図 3.5のようにFETを抵抗とし
て、さらに各 FETがピンチオフのときの抵抗値を用いて、その比が時間に関係なく立下り
動作中に保たれるという近似を行う。

M3

M1M2

CL

R3

R1

Vout

V3

V1

Vout = V1 + V3

図 3.5: 動作中の VDS3と VDS1の比を求めるためのモデル

M3にピンチオフ時にかかる電圧は Vp3 = VDD − Vth3である。このときに流れる電流は飽
和電流 IDsat3である。IDsat3は

IDsat3 =
1
2
β3(VDD − Vth3)2 (3.8)

で表され、このときのM3の抵抗値R3は次のようになる。

R3 =
VDD − Vth3

IDsat3
(3.9)

同様にM1の抵抗値は次式で表される。

R1 =
VDD − Vth1

IDsat1
(3.10)
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これから負荷容量の電圧 VoutとM3にかかる電圧 VDS3との関係を

VDS3 = αVout (3.11)

とすると、係数αは次式で表される。

α =
R3

R1 + R3

=
Vp3/IDsat3

Vp3/IDsat3 + Vp1/IDsat1
(3.12)

この比を利用して、DelayChainの遅延時間を理論式で求めることになる。

3.2.2 DelayChainの遅延時間の理論式

Voutと VDS3との比であるαを利用して、M3に流れる電流 ID3を求めると、

ID3 = β3{(VGS3 − Vth3)VDS3 − 1
2
V 2

DS3}

= β3{(VDD − VDS1 − Vth3)VDS3 − 1
2
V 2

DS3}

= β3{(Vp3 − (1 − α)Vout)αVout − 1
2
(αV out)2}

= αβ3{Vp3 − (1 − 1
2
α)Vout}Vout (3.13)

このM3の電圧-電流特性を用いて後は先ほど求めたインバータと同様にして遅延時間を求め
ることができる。ここではインバータのときと同様に立下り時間は出力電圧が 90% から 10%
まで落ちる時間とする。奇数 bitのDelayChainの 1bit分の遅延時間は微分方程式を解くと
次式になる。ここで Vp3はM3のピンチオフ電圧で VDD − Vth3である。

Tn =
CL

αβ3Vp3
log

(0.9
0.1

Vp3 − 0.1(1 − 0.5α)VDD

Vp3 − 0.9(1 − 0.5α)VDD

)
(3.14)

この理論式が妥当なものかを判断するために後ほどシミュレーションと比較して検討する
が、同じく電圧比αを用いて次のような考え方からより簡単な理論式を立てることが可能で
ある。

DelayChainの遅延時間が普通のインバータ回路と同様に、駆動する FETであるM3の飽
和電流で主に決定されると考える。さらにソース側に付加されたFETM1やM2が抵抗として
作用し、そのM3の飽和電流 IDsat3が減少することで遅延時間が増大すると考えたとき、そ
の飽和電流ÎDsat3は

ÎDsat3 = α・
1
2
β3(VDD − Vth3)2 (3.15)

のように表現できる。αは先ほどと同じピンチオフ時の抵抗比から求めた電圧比 (VDS3/Vout)
である。これをインバータの遅延時間の式 3.5に直接代入する。つまり式 3.5内のβ3を式 3.15
から求められるβ̂3に置きかえる。

β̂3 = α・β3 (3.16)
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さらに式 3.5の積分を解くことによって得られる係数をA0としておくと、遅延時間 Tnは

Tn =
A0・CL

β̂3・VDD

=
A0・CL

α・β3・VDD
(3.17)

となる。このとき、各々の FETの Vthは積分を解くときに定数 A0に含まれてしまいばらつ
きの評価ができない。しかし、表 3.1に示したようにシミュレーションの結果によると Vth

が持つ寄与率は非常に小さく、また飽和電流のばらつきが閾値のばらつきを含むことを考
慮すると、ここで Vthのばらつきの影響を無視しても問題はないと考えられる。そこで、各
NMOSFETの閾値は等しいとすると、式 3.12からαは以下のような飽和電流で表される式
になる。

α =
IDsat1

IDsat3 + IDsat1
(3.18)

よって最終的に遅延時間 Tnは

Tn =
A0・CL・V 2

p

2VDD
・

IDsat1 + IDsat3

IDsat1・IDsat3
(3.19)

という式で表されることになる。

3.3 シミュレーション結果と理論式による解析の比較

式 3.14、式 3.19のように遅延時間を解析的に扱うための理論式を立てたが、これがどの程
度正確なものかをみる必要がある。ここではHSPICEを用いたシミュレーション結果と比較
してみる。まずインバータを構成する FETやXORからの一致/不一致の信号を受ける FET
は固定し、常にプルアップされたNMOSFETのサイズを変えることでそのM1の飽和電流が
変化したときの、シミュレーションを用いた遅延時間を図 3.6に示す。また、理論式 3.19を
用いて計算した遅延時間を図 3.7に示す。

この結果からシミュレーションに対して理論式は遅延時間の絶対値は全く正確に表せてい
ないものの、飽和電流の変化に対する遅延時間の変化の傾向はうまく表せている。遅延時間
の絶対値を正確に表せていないのは例えば最も簡単なインバータ回路を例にとると、式 3.5
をさらに変形して、

Tn � CL

βnVDD

=
L2

µn・VDD
・

CL

Cg
(3.20)

ここでインバータのNMOSFETのゲート容量Cgと負荷容量CLとの比CL/Cgを３とすると、
0.6µプロセスにおいては 10−11s程度のオーダーの遅延時間となる。しかし実際にはインバー
タの遅延時間は 10−10sのオーダーであり、理論式 3.19も同様に遅延時間をうまく表せてい
ないと考えられる。この原因は飽和領域を無視していることや、0.9VDDを初期値としている
こと、さらに配線容量の影響などによると考えられる。
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図 3.6: シミュレーションによる遅延時間 (奇数 bit)
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図 3.7: 理論式 (3.19)による遅延時間 (奇数 bit)

そこで、誤り率の評価という目標に必要な要素のみをうまく表現できていればよいと考え
た。例えば、飽和電流がある量だけ変化したときの遅延時間の変動の割合をうまく表現でき
ていれば、誤り率は求めることができる。よって、この遅延時間の絶対値の違いを吸収する
ために遅延時間のばらつきを相対的にとらえ評価する。

14



3.3.1 遅延時間の分散の評価

ある FET Miの飽和電流と遅延時間の関係を Tn(IDsati)として、ある飽和電流値 I0を平均
としてとったとき、飽和電流が 1変化したときの遅延時間の変化 a0は IDsati = I0における傾
きで近似することができ、

a0 =
dTn(IDsati)

dIDsati

∣∣∣
IDsati=I0

(3.21)

と表される。そこで遅延時間の変動をその平均値の割合として表すために遅延時間の平均値
で割ると、

a =
1

Tn(I0)
・

dTn(IDsati)
dIDsati

∣∣∣
IDsati=I0

(3.22)

となる。これから飽和電流の平均µ・標準偏差σという確率分布が与えられたときに、遅延時
間のばらつきを平均からの割合として知ることができる。

この遅延時間の相対変動係数 aを縦軸、飽和電流の平均値を横軸にとったシミュレーショ
ン結果と理論式 3.19による結果を図 3.8に示す。
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図 3.8: 奇数 bitにおける飽和電流と遅延時間の相対変動係数の関係

なお、理論式 3.19において、このばらつきの影響力 aはM1かM2の飽和電流 IDsat1、IDsat2

に関しては以下の式になる。

a1 = a2 = −(IDsat1 + IDsat2)・IDsat3

IDsat1 + IDsat2 + IDsat3
・

1
(IDsat1 + IDsat2)2

(3.23)
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同様にM3の飽和電流 IDsat3に関しては以下の式になる。

a3 = −(IDsat1 + IDsat2)・IDsat3

IDsat1 + IDsat2 + IDsat3
・

1
(IDsat3)2

(3.24)

図 3.8はM1の飽和電流 IDsat1とM3の飽和電流 IDsat3をそれぞれ他のパラメータを固定さ
せて独立に変動させたときの、シミュレーションと理論式 3.19による結果である。理論式に
よる結果はシミュレーションよりも IDsat1の影響力を強いと評価し、逆に IDsat3の影響力を弱
く評価していることがわかる。これは理論式を立てる際に抵抗比からM1にかかる電位を求め
ているため、Voutの初期値が 0.9VDDであることからM1にかかる電圧の初期値は (1−α)VDD

としている。しかしM1が常にプルアップされていることから、その初期値は実際には 0V で
ある。このような理由から図 3.8のようなずれが生じると考えられる。これをうまく補正す
るために飽和電流に補正値をかけることを考える。

そこで各々のFETの飽和電流 IDsatiに適当な値をかけ、それによってシミュレーションと
の一致をはかる。ただし、このとき図 3.8のように他のパラメータをひとつに固定したもの
でなく、それらが変動したときも成り立つような補正値をかける必要がある。ここでは理論
式 3.19をデータが一致したときの遅延時間を表せられるように IDsat2も考慮した以下の式に
ついて補正する。

Tn =
A0・CL・V 2

p

2VDD
・

IDsat1 + IDsat2 + IDsat3

(IDsat1 + IDsat2)・IDsat3
(3.25)

ここでデータが不一致のときのM2の飽和電流は IDsat2 = 0となる。ここで補正後の IDsat1 +
IDsat2をÎDsat12、IDsat3をÎDsat3として、

ÎDsat12 = 1.5(IDsat1 + IDsat2) (3.26)

ÎDsat3 = IDsat3 (3.27)

という補正を行ったとき、遅延時間は次式になり図 3.8は図 3.9のようになり、シミュレー
ションと理論式の結果をほぼ一致させることができる。

Tn =
A0・CL・V 2

p

2VDD
・

ÎDsat12 + ÎDsat3

(ÎDsat12)・̂IDsat3

(3.28)

さらに図 3.9にはM1が異なる設計値を持ったときM3の飽和電流が変動した場合の結果も
載せた。図中、(IDsat3)の後ろにAとついているものが図 3.8と同じ設計値を用いたもので、
BとついてるものがM1のサイズを変えることで IDsat1をAと違う値にしたものである。こ
の結果から、この補正が多次元的に有効であることが確認できる。

また、データが一致のときでも同様の補正で IDsat1、IDsat2、IDsat3ともにシミュレーショ
ン結果と同じ結果を得ることができた。この結果からそれぞれの飽和電流から求めた平均１
の相対変動としてばらつきを持った遅延時間が求まる。これに各々の相関を考慮することで、
遅延時間の確率分布を求められることがわかる。相関については後述する。
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図 3.9: 奇数 bitにおける飽和電流と遅延時間の相対変動係数の関係 (補正後)

これまで奇数 bitについてのみ考えてきたが、偶数 bitでも負荷容量への充電の過程とし
てとらえ、奇数 bitの遅延時間の理論式 3.25を求めたときと同様の近似を行い理論式をたて
られる。ただしこのときの補正値は変わってくる。図 3.10において遅延時間 Tpは式 3.25と
同じく以下の式で表される。

Tp =
A1・CL・V 2

p

2VDD
・

IDsat4 + IDsat5 + IDsat6

(IDsat4 + IDsat5)・IDsat6
(3.29)

さらに補正値を

ÎDsat45 = 1.3(IDsat4 + IDsat5) (3.30)

ÎDsat6 = 1.1IDsat6 (3.31)

とすることで、遅延時間 Tpは

Tp =
A1・CL・V 2

p

2VDD
・

ÎDsat45 + ÎDsat6

(ÎDsat45)・̂IDsat6

(3.32)

となり、図 3.10のようにシミュレーションと同様の結果を得ることができる。図 3.10では
データが一致のときの IDsat4～IDsat6に関して、シミュレーションと補正後の理論式による
結果を示した。
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図 3.10: 偶数 bitにおける飽和電流と遅延時間の相対変動係数の関係 (補正後)

次に負荷容量のばらつきを考える。負荷容量と遅延時間の関係は理論式では式 3.19から
直線的になることがわかる。一方シミュレーションにおいても負荷容量と遅延時間の関係は
直線的である。いままで考慮しなくてよかった式 3.19の定数係数 Aをここでも考慮しなく
ていいように、飽和電流と同様の評価をする。補正後の CLを奇数 bitではĈLn、偶数 bitを
ĈLpとして

ĈLn = 2.7CL (3.33)

ĈLp = 4.0CL (3.34)

とするとシミュレーションの値とほぼ一致する。図 3.11に偶数 bitにおけるデータの一致・
不一致時の補正後のシミュレーション結果と理論式の結果を示す。
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図 3.11: 偶数 bitにおける負荷容量と遅延時間の相対変動係数の関係 (補正後)
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3.3.2 遅延時間に関わる相関の評価

個々のパラメータのばらつきが遅延時間のばらつきにどのように影響するかを求めたが、
これだけでは遅延時間の確率分布を求めることはできない。飽和電流の確率分布を測定する
際、隣り合うトランジスタを独立と考えられるようなマクロな領域での分布を測定すること
は困難であるため、ウェハ内などのもっと大きな領域での分布を測定することになる。しか
し、その確率分布に対して隣り合うトランジスタの分布は強い相関を持つことが予想される。
そして、2点の距離が離れるほどその相関は弱くなると考えられる。そこである点に対して任
意の点との相関はその距離によって決まるとし、それを指数関数的な減少と仮定した。よっ
て 2点の距離を rとして相関係数ρ(r)は距離 r = 0のときの相関は 1で、r→∞なので

ρ(r) = e−ar (3.35)

と表される。また係数 a, bは対象となるデバイスプロセスがどのような面内相関を持つかに
よって測定により定まる定数である。
この相関係数は各FET間だけでなく、各bitの遅延時間の確率分布から多bitのDelayChain

の出力の遅延時間の確率分布を求めるとき、さらにWord間での差を用いて誤り率を求める
際にも利用する。実際の計算方法については第 4 章 4.2 節にて述べる。

3.3.3 遅延時間の平均値の評価

遅延時間の分布を知るためには平均値が必要である。ただし、目的を誤り率を求めるとい
うことに絞ると、前述したように分散を平均１とした相対変動で評価できるので、2つのハ
ミング距離が異なるデータの遅延時間の平均値の比さえわかればよい。そこで、データが一
致したときと不一致だったときの遅延時間の比を考える。またこれにより理論式の定数係数
A0やA1はここでも考慮する必要がなくなる。

ここでもシミュレーションと理論式による結果を一致させるために補正が必要であるが、
分散の評価と同じ補正を行った式 3.28及び 3.32を使って、各パラメータを各々独立に変動
したときをシミュレーションと比較すると、図 3.12のようになる。
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図 3.12: 理論式とシミュレーションの結果：遅延時間の平均値の比 (不一致/一致)
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図 3.12は奇数 bitにおいてM3の飽和電流 IDsat3を変えたときの平均値の比と、M1の飽和
電流 IDsat1を変えたときの平均値の比、さらにM2の飽和電流 IDsat2を違う値にして IDsat1

を変えたときの平均値の比を同じグラフにプロットしたものである。横軸が理論式の結果に
よる平均値比、縦軸がシミュレーション結果による平均値比である。これらがほぼ同じ傾向
にあるということは、この直線的な関係がどのパラメータが変動しても多次元的になりたつ
ことを示している。この近似直線から奇数 bitの平均値µnと偶数 bitの平均値µpはそれぞれ
の理論式による結果µn.eq, µp.eqを用いて次式で表される。

µn = 2.50µn.eq − 1.40 (3.36)

µp = 1.45µp.eq − 0.45 (3.37)

ここまでで遅延時間の確率分布を解析的に導くのに必要な平均値や分散を求める理論式を
示した。これらは異なるプロセスにおいて同じ補正値を用いて導ける可能性もあるが、プロ
セス毎に別の補正値が必要だとしてもそれぞれが多次元的に成り立つと確認されているため
に、そのシミュレーションの回数は数回で十分である。次章では相関を考慮し誤り率をどの
ように導くかを示し、プロセスを仮定して誤り率の導出を行う。
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第4章

誤り率の導出と設計値の予測

4.1 誤り率導出の前提

誤り率を求めるのには対象となるプロセスのばらつきを把握する必要がある。さまざまな
設計値に対しての誤り率を求めるのに、すべての設計値の確率分布を測定するのではなく、
チャネル幅をW、チャネル長を Lとして

飽和電流 :標準偏差∝W , 1/L ; 平均値∝W , 1/L (4.1)

負荷容量 :標準偏差∝W , L ; 平均値∝W , L (4.2)

のような関係を用いて少ない測定で誤り率を求める。使用する 2種類のチャネル長 Lで 2～
3種類のチャネル幅を持つ FETの確率分布を測定し、チャネル長と各パラメータの平均値,
標準偏差の関係を得る。図 4.1のような関係を持つことになる。

L

W
L2
L1

W1 W2

Average or Standard Deviation
of Saturation Current

図 4.1: 設計値と飽和電流の基本統計量の関係例
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次に距離と相関との関数式 3.35で、ρ(r)の係数 aの測定の仕方を考える。各パラメータ
の測定値を、ウェハ面内で図 4.2のようにいくつかの領域ごとに分割する。その分割された
Area1、Area2の相関から距離の関数ρ(r)を求める。数ヶ所のAreaの相関を測定し式 3.35
の近似にあてはまらないときは別の関数を用意する必要がある。

Area1 Area2

r

図 4.2: 領域の分割によるρ(r)の導き方

4.2 誤り率の導出方法

はじめに測定によって得られた各飽和電流と負荷容量の標準偏差σI1, σI2, σI3, σCL
と、それ

らから平均１とした遅延時間の標準偏差σt1, σt2...を、式 3.23,3.24の係数 aを用いて求める。

σt1 = a12・σI1

σt2 = a12・σI2 (4.3)

....

これで各パラメータが独立に変動するとしたときの平均１とした遅延時間の確率分布を得た
ことになる。これに式 4.4となる各々の相関行列R1を用いて 1bitの遅延時間の分散σ2

tが得
られ、確率分布Nbit(1, σ2

t )が求められる。ここで rijはMiとMjの距離である。相関ρ(r)は
式 3.35で与えられる距離の関数である。

R1 =




1 ρ(r12) ρ(r13) ρ(r1c)
ρ(r12) 1 ρ(r23) ρ(r2c)
ρ(r13) ρ(r23) 1 ρ(r3c)
ρ(r1c) ρ(r2c) ρ(r3c) 1


 (4.4)

σ1 = (σt1, σt2, σt3, σtC) (4.5)

σ2
t = σ1 R1

tσ1 (4.6)

これを奇数 bit、偶数 bitのそれぞれでデータが一致した場合と不一致であった場合について
求める。ここでσtは平均１に対する相対値なので、データが不一致であった場合は平均値の
不一致/一致の比の式 3.36,式 3.37のµn, µpから遅延時間の確率分布は

奇数 bit 一致 : Todd.T = Nodd.T (1, σ2
odd.T )

奇数 bit不一致: Todd.F = Nodd.F (µn, (µnσodd.F )2)
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偶数 bit 一致 : Teven.T = Neven.T (1, σ2
even.T )

偶数 bit不一致: Teven.F = Neven.F (µp, (µpσeven.F )2) (4.7)

となる。ここでN(µ, σ2)は平均µ、分散σ2の正規分布である。

次に nbitの DelayChainの遅延時間の確率分布を導く。隣り合う 2bit間の距離を r0とす
ると、各 bit同士の相関行列R2は、i行 j列の要素をR2ijとすると次式になる。

R2ij =
∑

i

∑
j

ρ(|i − j|r0) (4.8)

次に ibitにおけるデータが一致のとき si = 1、不一致のとき si = 0として以下のような行列
を定義する。

σ2i =

{
siσodd.T + (1 − si)µnσodd.F , i = 2j − 1
siσeven.T + (1 − si)µpσeven.F , i = 2j

(4.9)

この行列を用いて nbit DelayChainの遅延時間の分散V̂は

V̂ = σ2 R2
tσ2 (4.10)

となる。また nbit DelayChainの遅延時間の平均Êは単純に各 bitの平均の和をとることで
得られる。この平均Êと分散V̂は各 bitのデータ一致時の遅延時間を 1としたときの相対的な
値である。

ここまでで任意のハミング距離のデータに対する遅延時間の分布が求められた。誤り率を
求めるために 1bitだけハミング距離の異なるデータの遅延時間の分布 T1 = N1(Ê1, V̂1), T2 =
N2(Ê2, V̂2)を仮定し、その遅延時間が逆転してしまう確率を考える (図 4.3)。

Z0 0 1

N(0,1)

Data2 - Data1
ErrorRate(z0)Data1 Data2

DelayTimeE1^ E2^
Error

図 4.3: ハミング距離が異なるデータの遅延時間の分布とその差の分布

その差 T2 − T1の分布は、Word間の距離を rとするとその相関 e−arが得られ

Edif = Ê2 − Ê1 (4.11)

Vdif = V̂2 − 2e−ar
√

V̂1

√
V̂2 + V̂1 (4.12)
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この分布を正規化し、T2 − T1 < 0となるのは分布関数φ(z)において

φ(z) =
1√
2π
・e−z2/2 , z＜− Edif√

Vdif
(4.13)

のときであり、図 4.3の右図の斜線部の面積が誤り率となる。誤り率は式 4.13の累積分布関
数 [5]より以下の式で表される。

ErrorRate(z) =
∫ z

−∞
φ(u) du

=
∫ z

−∞
1√
2π
・e−u2/2 du

=
1
2

+
z√
2π

[1 − z2

3・2・1!
+

z4

5・22・2!
− z4

7・23・3!
+ −……] (4.14)

(4.15)

これにより誤り率が求まる。

4.3 誤り率の導出および設計値の予測例

あるばらつきを持ったプロセスを仮定し、誤り率や速度を導きその結果について考察する。
これまでに述べた誤り率までを導く過程をC言語にて自動化した。測定によって得られると
仮定したプロセスのばらつきを入力とし、遅延時間や誤り率と各MOSFETの設計値の関係
を得ることができる。さらに、奇数 bitのFETのサイズを決定したときに、偶数 bitのFET
のサイズは自動的に決まる。これは奇数 bitと偶数 bitとの重みが同じになるような設計を
する必要があるからである。これも遅延時間を求める過程で自動的に探索し決定できるよう
にした。

ここではローム社の 0.6µmプロセスのデザインルールを元にし、飽和電流などが 5%のば
らつきの中に 99.8% が含まれるという結果が得られたと仮定する。すなわち 3σ = 0.025µと
なる確立分布が測定されたと仮定したときの時間領域最小距離探索連想メモリの誤り率を導
出する。具体的な統計的数値は表 4.1のようなものである。さらに FET間の距離が 2.7µm、
各 bit間の距離が 14.5µm、Word間の距離が 64µmでレイアウトされているとした。

NMOSFET PMOSFET
チャネル長 L(µm) 0.6 0.75 0.6
チャネル幅 W(µm) 2.55 3.15 2.55 3.15 4.80 5.10

飽和電流 (mA) 平均値 1.38 1.81 1.10 1.45 1.56 1.68
偏差 3σ 0.0345 0.0453 0.0275 0.0363 0.0390 0.042

ゲート容量 (fF) 平均値 21.63 22.24 27.04 27.80 23.90 24.21
偏差 3σ 0.541 0.556 0.676 0.695 0.5975 0.605

相関 (r=4mm) 0.95

表 4.1: 仮定したプロセスの基本統計量
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まずプログラムにより探索した奇数 bitと偶数 bitの重みを等しくするようなM1とM4の
サイズを図 4.4に示す。また、以降で用いるトランジスタの名前Miはそれぞれ図 4.4に示す
通りである。
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図 4.4: 偶奇に等しい重みをあたえるM1,M4のサイズの関係

図 4.5では、64bits×64wordsの時間領域最小距離探索メモリにおいて、DelayChainのイ
ンバータ部分であるM3,M6のサイズを SRAMなどのデジタル回路と同じ 2.55µm,5.10µm

にし、一致/不一致の時間差を生じさせるM1,M4のサイズと誤り率や速度の関係を示す。こ
こでは遅延時間は最悪値としてすべてのデータが不一致のときの時間、誤り率は最も離れた
Wordが 1bitだけハミング距離が違うときに判定を誤るときの確率とした。
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図 4.5: M1のサイズと遅延時間および誤り率の関係 (64×64)

この連想メモリの要求される誤り率はその使用目的によって大きく異なり、リアルタイム
で動き検出をするときなど、1bitの誤りをある程度許しても速度を要求する場面もあると考
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えられる。そして、10−17～10−4といった誤り率や 12ns～28nsという広い範囲の速度を、M1

の 1.2µm～2.5µmというチャネル幅の変化でコントロールできることが図 4.5からわかる。
このように、誤り率を犠牲にすることで処理時間を半分以下にしたり、逆に時間をかけるこ
とで精度を非常に高いものに調整できるというのは、その用途に応じた設計をする有効性と
必要性があることを示している。
このようにM1やM4が誤り率や速度に与える影響は大きく、両者がトレードオフの関係に

あるという欠点はあるものの、FETの大きさの点ではデジタル部分のMOSFETより小さな
MOSFETの最大 1µm強のサイズの違いで調整できるという、レイアウトの容易さや面積的
なデメリットが少ないという利点もある。

一方、インバータ部分のM3,M6のサイズを調整することで誤り率や速度を決定する場合
を考えてみる。下の図 4.6に、図 4.5と同様の関係をM3,M6を異なる値にしたときも同時に
示した。太線になっているものがデジタル部と同じ 2.55µmで設計した場合であり、それに
対して 1µmずつ増減したものを細線で表している。
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図 4.6: M3,M6のサイズの遅延時間および誤り率への影響 (64×64)

M3,M6で誤り率や速度を調整しようとしたとき、M1やM4のようなトレードオフの関係に
はなっておらず、チャネル幅を大きくすることで誤り率も速度も向上することがわかる。誤
り率が小さくなるのはM3,M6の抵抗率が下がることで、ソースに付加されたMOSFETに
よるデータ一致/不一致の抵抗値差が相対的に大きくなり、遅延時間差が増えるためと考え
られる。
したがってM3,M6の大きさで誤り率や速度を調整するのは非常に有効であるようにみえ

るが、その変化幅はM1,M4によるものと比べ非常に小さい。これは速度に関しては、ソー
スに付加されたM1やM4の抵抗値が大きいためボトルネックとなりM3,M6をむやみに大き
くしても速度の大きな向上はみられない。デジタル回路のサイズ 2.55µmより 1µm大きく
したときに速度の向上は 1ns程度であり 10% ほどにとどまる。さらに精度が高い領域ほど
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M1,M4の抵抗値は大きくM3,M6による速度の向上は望めないことがわかる。また、誤り率
に関してもM1,M4のようにデータの一致/不一致の抵抗値差に直接作用するものでなく相対
的な影響にとどまるため、誤り率の変化が大きい高精度の領域においても 1µmの変化で 2桁
にとどまる。
このように、M1,M4を調整するだけでは要求する速度・誤り率をともに満たせないという

とき以外は、M3,M6でこれらの向上を図るのは面積的なデメリットとその効果を考えると賢
明ではない。よって、特に必要性がなければM1,M4以外のMOSFETはデジタル回路と同
様の設計をしてよいと考えられる。

以上のように、対象となるプロセスの飽和電流などのばらつきが測定により得られれば、
図 4.5,図 4.6のような時間領域最小距離探索連想メモリの性能と設計値の関係を導き出すこ
とができ、要求される精度と速度を満たす最適な設計値を予測することが可能である。
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第5章

結論

本研究では、時間領域最小距離探索メモリが必要以上の精度よりも速度を要求する用途も
あることに注目し、誤りが起きる原因と、それらの誤り率や速度への影響を評価する方法を
検討した。さらに、さまざまなデバイスプロセスに対応できる自由度を保てるよう解析的な
評価方法を中心に取り入れた。そして、時間領域最小距離探索連想メモリの誤り率や速度を
プロセスのばらつきと設計値から導く方法を考え、この処理をCプログラムを用いて自動化
した。これを用いて得た設計値と誤り率・速度の関係に考察を加えた。本研究で得られた結
論について以下に述べる。

• 誤り率を導く理論式を近似的にたて、それが多次元的に成り立つことを確認し、様々な
プロセスにおいて局所的なシミュレーションで予測系を確立できるようにした。

• 設計値と誤り率や速度の関係を導く処理を自動化した。

• M1,M4(図 4.4参照)の設計値により誤り率と速度のトレードオフを広い範囲で決定でき
ることを示した (図 4.5参照)。

• M3,M6の設計値により面積的デメリットがあるものの、誤り率と速度の両方を狭い範囲
ながら向上させられることを示した (図 4.6参照)。

• プロセスのばらつきが得られれば、要求される誤り率や速度といった性能から最適な設
計値を決定できることを示した。
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