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MOSFETのサブスレッショルド特性を利用した
スマート温度センサLSIの検討

上野 憲一† 廣瀬 哲也† 浅井 哲也† 雨宮 好仁†

† 北海道大学大学院 情報科学研究科 〒 060–0814 北海道札幌市北区北 14条西 9丁目
E-mail: †{k ueno,hirose,asai,amemiya}@sapiens-ei.eng.hokudai.ac.jp

あらまし MOSFETのサブスレッショルド電流特性を利用した温度センサを提案する。サブスレッショルド領域で

の電流特性は、温度に対して指数的に変化する。また、その電流値は数十 nAオーダの微小電流であり、極低電力の

動作である。この物理特性を利用して、従来方式とは異なる温度センサ LSIを構成することができる。実際にセンサ

回路を設計し、その動作を SPICEシミュレーションにより確認した。この温度センサは、サブスレッショルド領域で

動作する CMOS回路からなり、6 µW程度の極低電力で動作する。
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Abstract We propose a smart temperature sensor using subthreshold CMOS circuits. The subthreshold current of

MOSFET changes exponentially with temperature, and is an ultralow-power operation because of its nano-ampere

order current. By using this characteristics, the temperature sensor circuit can be constructed with ultralow-power

consumption. In this work, we developed the sensor circuit, and its operation principle was verified through SPICE

simulation. The power consumption was only 6 µW or less.
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1. ま え が き

近い将来、我々の周りには多数のスマートセンサとそれらを

結ぶネットワークが配置されたユビキタス情報環境が構築され

ると予想できる。このようなセンサネットワーク環境を実現す

るための技術ポイントは、極めて限られた電力消費のもとで各

種の機能センシングを行うスマートセンサ LSIを開発すること

にある。このようなセンサの問題点はエネルギー供給にある。

すなわち、これらのセンサ LSIは超小型電池を電源とするか、

あるいは周囲の自然環境から電力を吸収するか、いずれにして

も極めて限られた電力消費（数 µW以下）のもとで長時間動作

しなければならない。

本研究は、ユビキタス情報社会に向けた、センサネットワー

ク環境の実現のために、極めて微小な電力で動作するスマート

温度センサ LSIの構成方法の確立を検討する。MOSFETのサ

ブスレッショルド領域での電流特性は、温度に対して指数的に

変化する。また、その電流値は数十 nAオーダの微小電流であ

り、極低消費電力化が期待できる。この特性を利用して、従来

の方式とは異なる温度センサ LSIを構築する。

本稿では、はじめにサブスレッショルド領域で動作するMOS-

FETを温度センサとして LSIに構築するための方式を説明す

る。そして、それに基づいた回路構成と SPICEシミュレーショ

ン結果を示す。さらに、サブスレッショルド電流を生成するた

めのバイアス回路について議論する。

2. 動 作 原 理
MOSFETのサブスレッショルド領域での電流特性は、温度に

対して敏感に変化する物理特性を示す。この特性を利用するこ

とで、絶対温度に対してリニアに変化するPTAT(Proportional

To Absolute Temperature)電流を生成することが可能である。

PTAT 電流は、温度センサに利用することができる。以下で

は、サブスレッショルドMOS回路で PTAT電流を生成するた

めの方式を記述する。
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MOSFET のゲート・ソース間電圧 (VG) がしきい値電圧

(VTH) 以下のとき、サブスレッショルド電流 (弱反転電流)ID

が流れる。ここで、ドレイン・ソース間電圧が 0.1 V以上のと

き、ID は指数関数で近似できて次のようになる [1]。

ID = I0 exp

(
VG − VTH

ηVT

)
(1)

ここで、I0 はサブスレッショルド電流の前置係数、eは電気素

量、η はゲート酸化膜容量と空乏層容量に起因するデバイス構

造由来の定数、VT (= kBT/e)は熱電圧である。ここで、2つの

サブスレッショルド電流 ID1, ID2 の比 (ID2/ID1, ID1/ID2)を

とると、I0, VTH に依存しない次式が得られる。

ID2

ID1
= exp

(
VG2 − VG1

ηVT

)
(2)

ID1

ID2
= exp

(
−VG2 − VG1

ηVT

)
(3)

|VG1 – VG2|の値が ηVT と比較して十分小さいとき、上式は次

のように近似することができる。

ID2

ID1
= 1 +

VG2 − VG1

ηVT
(4)

ID1

ID2
= 1− VG2 − VG1

ηVT
(5)

式 (4)、(5)の差をとると次式が得られる。

ID2

ID1
− ID1

ID2
= 2

VG2 − VG1

ηVT
(6)

式 (6)の逆数をとることで次式を得る。

1
ID2
ID1

− ID1
ID2

=
ηVT

2(VG2 − VG1)

=
ηkB

2e(VG2 − VG1)
· T (7)

したがって、サブスレッショルド電流を発生させる VG1, VG2

の差電圧 (VG2 – VG1)を一定にすることで絶対温度に比例する

PTAT特性を得ることができる。すなわち、MOSFETのサブ

スレッショルド電流を利用して、PTAT特性を得ることが可能

である。これに基づいて PTAT 電流を発生させて、温度セン

サに利用する。

ここで、回路化のために式 (7)を変形して次式を得る。

1
ID2
ID1

− ID1
ID2

=
ID2ID1

(ID2 − ID1)(ID2 + ID1)
(8)

以下、式 (8)の回路化について記述する。

3. 回 路 構 成

前節で導出した式 (8)に基づく温度センサを提案する。図 1

に、この温度センサのブロック図を示す。図 1 (a)のバイアス回

路により一定微小電圧 (式 (7)の VG2−VG1)を生成して PTAT

電流生成回路 (図 1 (b))に入力する。PTAT電流生成回路は、

前節の式 (8) に比例する PTAT 電流を生成する。この電流を

A/Dコンバータによりディジタル値に変換し、出力パルスをカ

ウンタで計数する。以下、各回路ブロックについて記述する。

A/D 
converter Counter

O
ut

pu
t

(a
) 

B
ia

s 
ci

rc
ui

t

PTAT 
current 

generator

(b)

図 1 スマート温度センサ LSI のブロック図.

表 1 各トランジスタを流れる電流.

M1 : ID1 M4 : ID2 + ID1

M2 : ID2 − ID1 M5 : IREF

M3 : ID2 M6 : IOUT

3. 1 PTAT電流生成回路

図 2にバイアス回路と PTAT電流生成回路を示す。抵抗 R

に一定電流 IREF をバイアスすることで、抵抗の両端に VG1,

VG2 のバイアス電圧を生成することができる (IREF の発生方

法は [2]を参照)。抵抗 Rは、温度係数が小さい金属皮膜抵抗を

オフチップで使用する。金属皮膜抵抗の温度係数は、±5～±50

ppm/̊ C であり、非常に小さな温度係数である。したがって、

温度変動に対してバイアス電圧 VG1, VG2 の変動は非常に小さ

い。この電圧をMB1, MB2 のゲート電圧に印加してサブスレッ

ショルド電流 ID1, ID2 を生成し、電流ミラー回路でM1～M6

に入力する。M1～M6 のゲート・ソース間電圧は閉ループ内に

あるので次式を満たす。

V1 − V2 + V3 − V4 + V5 − V6 = 0 (9)

それぞれのMOSFET(M1～M6)を流れるサブスレッショルド

電流を表 1に示す。トランスリニア則により、それぞれのサブ

スレッショルド電流の間には次式の関係が成立する [3], [4]。

ID1ID2IREF = (ID2 − ID1)(ID2 + ID1)IOUT (10)

したがって、出力電流 IOUT は次式で表される。

IOUT = IREF
ID2ID1

(ID2 − ID1)(ID2 + ID1)
(11)

前節の式 (7), (8)より、式 (11)は、次式で表される。

IOUT = IREF
ηkB

2e(VG2 − VG1)
· T (12)

したがって、サブスレッショルド電流を発生させる VG1, VG2

の差電圧 (VG2 – VG1)を一定にすることで絶対温度に比例する

PTAT電流を得ることができる。この差電圧 (VG2 – VG1)は、

式 (4), (5)を成立させるために数十mV以下の微小差電圧でな

ければならない。この微小差電圧を生成するために、温度係数

が小さい抵抗体 Rをオフチップで使用している。
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IOUT
M1 M2 M3 M4 M5 M6

V1 V2 V3 V4 V5 V6

bias1bias1

bias1 bias1
bias2

bias2bias2

(a) (b)

IOUT
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IREFID2+ID1ID2ID1
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ID2ID2ID1
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VG2

R
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図 2 (a) バイアス回路, (b) PTAT 電流生成回路.

3. 2 A/Dコンバータ

式 (12) の PTAT 電流 IOUT をディジタル変換するために、

電荷平衡方式 ADコンバータを用いる。図 3に A/Dコンバー

タの回路図を示す [5]。この構成は、積分器、コンパレータ、ク

ロック制御回路、カウンタから構成される。クロック φ2がON

のとき、pMOSFETのカレントミラー回路 (A)より PTAT電

流 IOUT が積分器 (C)に流れ込み、積分器の出力電圧は減少す

る。出力電圧がコンパレータ (D) の参照電圧値 Vcom2 に到達

すると、クロック φ1 が ON になり、積分動作が切り替わる。

クロック φ1により、nMOSFETのカレントミラー回路 (B)よ

り PTAT 電流 IOUT が引き抜かれ、積分器の出力電圧は上昇

する。出力電圧がコンパレータ (E)の参照電圧値 Vcom1 に到達

すると、クロック φ2が ONとなり同様の積分動作を繰り返す。

以上の動作を繰り返すことで、電流に比例したパルスを得るこ

とができる。

一定時間 t0 秒後の積分器の出力電圧 Vint は、積分器に用い

る容量値を C とすると次式で表せる。

Vint =
1

C

∫ t0

0

IOUT dt (13)

この出力電圧 Vintは、2つのコンパレータの参照電圧値 (Vcom1,

Vcom2)の差に相当するため次式を満たす。

Vcom1 − Vcom2 =
IOUT

C
· t0 (14)

したがって、一回の充放電 (クロック φ1, φ2)に 2 t0 の時間を

要するので、変換パルスの周波数 f は、次式で表される。

f =
IOUT

2C(Vcom1 − Vcom2)
(15)

電流 IOUT は PTAT電流なので、周波数 f は IOUT に依存し、

絶対温度に比例する。積分動作の切り替えの際に、積分器の反

転端子の電位変動を抑えるためにユニティゲイン構成のオペア

ンプを接続した [6]。
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図 3 電荷平衡方式 A/D コンバータ.

4. シミュレーション結果

構成した温度センサ回路の SPICEシミュレーション結果を

以下に示す。使用プロセスは、0.35 µm-2P4M, CMOSプロセ

スである。電源電圧は、マンガンボタン電池の使用を想定して

1.5 Vでシミュレーションを行った。

図 4に、–20 C̊～100 C̊に温度変化させたときの PTAT電

流生成回路の出力電流特性を示す。参照電流を 100 nA、抵抗

値を 100 kΩに設定した。温度上昇に伴い電流がリニアに増大

している。この電流は、A/Dコンバータによりディジタル値に

変換される。

図 5に、電荷平衡方式 A/Dコンバータに用いた積分器の出

力電圧シミュレーション結果を示す。動作温度は、–20 C̊, 20

C̊, 60 C̊, 100 C̊ のときの出力電圧である。動作温度の上昇

に従って、PTAT出力電流が増加するため、それに伴い積分量

が増加している。積分器の出力電圧がコンパレータの比較電圧

と一致した時点で、積分動作の切り替えをしていることが分か
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図 4 PTAT 電流生成回路の出力電流シミュレーション結果.
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図 5 積分器の出力電圧シミュレーション結果.

る。この積分量は、コンパレータとD-フリップフロップにより

パルスに変換される。このパルスの周波数温度特性を図 6に示

す。PTAT出力電流が、温度に比例した周波数に変換されてい

ることが確認できる。このパルスを一定間隔の時間でカウンタ

で計数することにより、PTAT出力電流のディジタル値を得る

ことができる。

表 2にシミュレーション結果のまとめを示す。電流量が最も

大きくなる 100 C̊において、5.8 µWと極低消費電力である。

したがって、一般的なボタン電池 (35 mAh)で約 1年の連続動

作が可能である。

表 2 シミュレーション結果のまとめ

プロセス 0.35-µm, 2-poly, 4-metal CMOS

電源電圧 1.5 V

温度レンジ –20 - 100 C̊

消費電力 5.8 µW (T=100 C̊)
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図 6 A/D コンバータの出力周波数シミュレーション結果.

5. 微小差電圧生成回路の検討

これまでの構成では、2つの微小差バイアス電圧 (VG2−VG1)

をオフチップの抵抗体で実現した。この微小差バイアス電圧を

オンチップで生成する回路構成の検討を行った。

図 7に、微小差電圧生成回路の回路図を示す [2]。この回路は、

トランジスタサイズを変えたダイオード接続MOSFET(MD1,

MD2) と 3つの差動対から構成される。ダイオード接続MOS-

FET のトランジスタのサイズを変えることで、しきい値電圧

が変化することを利用する。この回路の 2つの出力電圧 (Vout1,

Vout2)の差電圧は、サイズの異なるトランジスタのしきい値電

圧の差電圧となる。出力電圧の差電圧は、温度依存項がキャン

セルされ、トランジスタサイズに依存した項だけが残る。その

差電圧は、数十mVに設定することができる。以下、回路動作

を説明する。

サブスレッショルド電流でバイアスされた二つのダイオード

接続MOSFET(MD1, MD2)のゲート・ソース間電圧 VGS,D1は

次式で表せる。

VGS,D1 = VTH,D1 + ηVT ln
(

Ibias

KD1I0

)
(16)

VGS,D2 = VTH,D2 + ηVT ln
(

Ibias

KD2I0

)
(17)

2つのダイオード接続 MOSFET(MD1, MD2)のゲート・ソー

ス間電圧の差電圧 ∆VGS,D は、次式で表される。

∆VGS,D = VGS,D2 − VGS,D1

= ∆VTH,D21 + ηVT ln
(

KD1

KD2

)
(18)

∆VTH,D21 = VTH,D2 − VTH,D1

ここで、∆VTH,D21 は、サイズの異なるトランジスタのしきい

値電圧の差である。この差電圧∆VGS,D を、差動対のM1, M2

に印加する。これにより、M2 を流れる電流 I2 はカレントミ

ラー回路によって後段の差動対を構成するM4に流れる。した

がって、M3, M4のゲート・ソース間電圧は次式で表される。

VGS3 = VTH3 + ηVT ln
(

I1

K3I0

)
(19)
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VGS4 = VTH4 + ηVT ln
(

I2

K4I0

)
(20)

差動対 M3, M4のゲート・ソース間電圧の差電圧 ∆VGG1 は、

次式で表される。

∆VGG1 = VGS3 − VGS4

= ∆VTH,34 + ηVT ln
(

K4I1

K3I2

)

= ∆VTH,34+∆VTH,21−∆VTH,D21

+ηVT ln
(

K4K1KD1

K3K2KD2

)
(21)

この差電圧 ∆VGG1 は、ダイオード接続MOSFETのゲート・

ソース間電圧 VGS,D2 に加算され、M4 の出力電圧 Vout1 は次

式で表せる。

Vout1 = VGS,D2 + ∆VGG1 (22)

同様に、差動対 M6, M5 のゲート・ソース間電圧の差電圧

∆VGG2 は、次式で表せる。

∆VGG2 = VGS6 − VGS5

= ∆VTH,65 + ηVT ln
(

K5I1

K6I2

)

= ∆VTH,65+∆VTH,21−∆VTH,D21

+ηVT ln
(

K5K1KD1

K6K2KD2

)
(23)

M5の出力電圧 Vout2 は差動対M5, M6のゲート・ソース間電

圧の差電圧 ∆VGG2 が加算された次式で表せる。

Vout2 = VGS,D1 + ∆VGG2 (24)

ここで、これらの電圧 Vout1, Vout2 の差電圧∆Vout12 は次式で

表せる。

∆Vout12 = Vout1 − Vout2

= ∆VTH,D21+∆VTH,34+∆VTH,56

+ηVT ln
(

KD1K4K6

KD2K3K5

)
(25)

したがって、差動対を構成するMOSFETのサイズを調節する

ことで、式 (25) の第 4 項がキャンセルされ、ダイオード接続

MOSFET(MD1, MD2)、差動対 (M3～M6) のしきい値電圧の

差分だけの項が残った出力電圧となる。すなわち、しきい値電

圧の温度依存性がキャンセルされた MOSFET のサイズのみ

に依存した電圧だけが残る。この 2 つのバイアス電圧 (Vout1,

Vout2)を PTAT電流生成回路の微小差電圧に使用する。

図 8に、微小差電圧回路のシミュレーション結果を示す。温

度を–20̊ C ～ 100̊ Cまで変動させたときの、Vout1 と Vout2 の

差電圧のシミュレーション結果である。温度に対しての変動

は、±2 %である。この変動の要因として、ダイオード接続

MOSFET(MD1, MD2) のゲート・ソース間電圧の温度に対し

ての非線形項があげられる。出力差電圧は、温度に比例する 1

次係数をキャンセルすることができるが、高次の温度依存性を

もった非線形項が残る。

このバイアス電圧の変動は、高精度な PTAT 電流を生成す

るためには、十分な精度ではない。今後は、温度変動に対し

ての電圧変動を抑えるため、ダイオード接続MOSFET(MD1,

MD2)、差動対 (M3～M6)のしきい値電圧の制御等を行う補整

回路を検討する予定である。

M1 M2 M3 M4M5 M6

MD1 MD2

I1 I2 I1 I2I1I2

Vout1Vout2

IbiasIbiasIbiasIbiasIbias

図 7 微小差電圧生成回路.
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図 8 微小差電圧生成回路の出力 (Vout1–Vout2)シミュレーション結果.

6. ま と め

本研究では、サブスレッショルド領域で動作する CMOSス

マート温度センサの検討を行った。温度センサとして、MOS-

FETのサブスレッショルド電流の温度敏感性を利用し、絶対温

度に比例する PTAT電流を生成した。また、サブスレッショル

ド電流で回路を動作させることで極低消費電力の構成を実現し

た。今後は、高精度キャリブレーションの検討、また微小差電

圧回路の精度を上げ、全ての回路ブロックをワンチップ化する

構成を検討予定である。
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