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第1章：序論 
 

1-1：はじめに 

 

 情報通信技術（Information and Communication Technology; ICT）が社会に深く浸透して我々の生

活や企業活動を支える社会的基盤となり、いつでも、どこでも、何でも、誰でもがネットワーク

に接続して自由に情報をやり取りできるユビキタスネットワーク社会が現実のものとなりつつあ

る。2010年 12月時点の日本のインターネット利用者数は 9,462万人となり、人口普及率は 78.2%

に達している[1]。ADSL、FTTH等のブロードバンドの利用が拡大し、インターネットを介して音

楽、映像、ゲームソフト等の大容量のディジタルコンテンツを利用することが容易になった。図

1-1 に示すように、インターネットの総ダウンロード量は 2006 年の約 460Gbps から 2011 年には

1.5Tbpsに達し、この 5年間で 3.3倍に急増している[2]。その結果、ICT機器の年間消費電力は 2006

年に約 470億 kWhと国内総発電量の約 5%を占めるようになり、2025年には約 5倍の 2400億 kWh

（国内総発電量の 20%超）に増大すると見込まれている[3]。このトレンドが続いた場合、2020年

には Pbps クラスのコアルータが必要になると予測されており、その消費電力は 10MW に達する

と予測されている[4]。また次世代のエクサスケールのスーパーコンピュータの消費電力は数

1000MWに達すると予測されている[5]。このように我々が扱う情報の量が爆発的な増加を続けて

おり、それとともに ICT機器の消費電力が急増している一方で、エネルギー問題や環境負荷低減

への危機意識の高まりから、エネルギー利用の高効率化が重要な課題となっている。そのため、

ICT機器には、爆発的に増大する情報を扱うための大容量化、高速化と同時に、省電力化という、

相反する課題が課せられている。この課題は言い換えれば電力消費あたりの処理能力を向上する

ことであり、ゆえに ICT機器の Figure of Meritとして電力性能比（bit/W等）が重要になっている。

これは我々が身近で用いる PC 等の ICT 機器だけの課題ではない。これまで電力性能比を犠牲に

してまでも高速マシンを実現することを追求してきたスーパーコンピュータにおいてさえ、今で

は普通のコンピュータよりも省エネ度を高めることが設計の最大目標になっている[6]。 

 この 30 年以上の間、ICT 機器の処理能力向上と低消費電力化はシリコン CMOS トランジスタ

をスケーリング則にしたがって微細化することにより実現されてきた。これは CMOSトランジス

タの寸法（ゲート長、ゲート幅、ゲート酸化膜厚さ）および動作電圧を 1/k 倍にすると、トラン

ジスタの消費電力は 1/k2に低減され、動作速度が k 倍に高速化され、集積度（単位面積当たりの

トランジスタ数）が k2倍に向上されるものである。しかし CMOSの微細化による処理能力向上と

低消費電力化が困難になってきている。まず処理能力向上については、微細化によりトランジス

タの遅延が減少する一方で、配線抵抗と配線間容量が増加するため単位長さあたりの配線遅延は

増大することから、配線遅延が ULSIの処理速度を制限する要因になっている[7]-[9]。一方、消費

電力低減については、微細化が進むほどトランジスタのリーク電流が増大することが主な原因と
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なり、最先端のプロセスでは待機電力が動作時の消費電力（=fCV2。f はクロック周波数、C はキ

ャパシタンス、Vは動作電圧）と同程度になっており、ゲート長が約 20nmより短くなると待機電

力が動作時の電力を上回ることが予測されている[10]。したがって従来の CMOS の微細化の延長

では処理能力向上も消費電力低減も困難であり、電力性能比の向上は壁にぶつかると考えられる。

この CMOS の問題を本質的に解決するには新たな物理に基づくデバイス/回路技術の研究開発が

必須である。 

 超伝導単一磁束量子（Single Flux Quantum; SFQ）デバイス[11], [12]は、bitあたりの消費電力が

CMOS に比べて約 3 ケタ低く、100GHz 以上の高速動作が可能なデバイスである。SFQ デバイス

を用いた SFQディジタル集積回路は、基板上の光の速度で信号を伝送する超伝導伝送線路を用い

ることができるため、デバイスの高速性能を損なわずに大規模ディジタル集積回路を実現するポ

テンシャルを有する。そのため、Si CMOSが直面する電力性能比向上の壁を打ち破るブレイクス

ルー技術として注目されており、世界的に精力的な研究が進められている[13], [14]。 

 

1-2：超伝導エレクトロニクスの歴史 

 

 極低温で物質の電気抵抗がゼロになる超伝導現象は 1911年にオランダの H. Kamerlingh Onnes

によって発見された。超伝導体は電気抵抗がゼロであるだけでなく、完全反磁性、磁束の量子化、

ジョセフソン効果[15], [16]という、超伝導体以外の材料では実現できない特異な性質を有する。

昨年、超伝導現象発見から 100 年目を迎えたが、その間、超伝導現象を利用した技術の研究開発

は様々な分野で展開されてきた[17]。強電応用では、磁気共鳴画像（Magnetic Resonance Imaging; 

MRI）装置のための超伝導磁石、送電線のための超伝導線材等がある[17]。一方、エレクトロニク
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図 1-1. 日本のインターネットにおける総ダウンロード量の推移（総務省の推計による[2]）。 
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ス応用は、大きくセンサ、フィルタ、標準器、そしてディジタル回路に分けられ、それぞれの分

野で実用化に向けた研究開発が進められている[18]。センサ分野では、超高感度磁気計測が可能な

超伝導量子干渉素子（Superconducting QUantum Interference Device; SQUID）[19]を用いた心磁計、

脳磁計が市販されており、免疫診断、地下埋蔵物の探査の研究開発も進められている。また数

100GHzから 1THz程度の範囲の高感度電磁波センサである SIS ミキサが ALMA（Atacama Large 

Millimeter/submillimeter Array）計画の電波望遠鏡の受信機として用いられている。さらに、転移端

センサ（Transition Edge Sensor; TES）を用いた X 線分析装置や、超伝導単一光子検出器

（Superconducting Single Photon Detector; SSPD）を用いた量子暗号通信が実証されている。フィル

タ分野では、シャープな周波数特性の超伝導バンドパスフィルタが米国の携帯電話基地局に導入

されている。標準器分野では、周波数が既知の電磁波を当てると物理定数だけで決まる電圧を生

じる DC 電圧標準器が一次標準器として各国で広く採用されている。さらに、同様の原理による

AC電圧標準器を用いた任意波形生成器の研究開発が進められている。ディジタル回路分野では、

SFQデバイスを用いた集積回路作製技術および設計技術が大きく進展し、アナログ/ディジタル変

換器（Analog-to-Digital Convertor; ADC）[20]、ディジタル信号処理回路（Digital Signal Processor; 

DSP）[21]、ネットワークスイッチ[22]、マイクロプロセッサ[23], [24]等が開発されてその高速か

つ低消費電力性能が実証されている。 

 本研究では、超伝導エレクトロニクス、特に、SFQ ディジタル回路の高速システム化技術の研

究開発を行う。超伝導ディジタル回路技術は、Josephson素子を集積した回路技術である。Josephson

素子は、1962年に Jpsephson によって理論的に予測され[15]、その翌年に Anderson らによって実

験的に証明された[16] Jpsephson効果を用いた素子であり、2つの超伝導体を弱結合したものであ

る。超伝導ディジタル回路においては、図 1-2 (a)に示した、超伝導体/絶縁体/超伝導体の積層構造

からなるトンネル接合、特に超伝導体としてNbを用いたNb/AlOx/Nbのトンネル接合が、Josephson

素子として広く用いられている。本研究でも Nb/AlOx/Nbの Josephson接合を用いる。Nb/AlOx/Nb

の Josephson接合では、2つの Nb超伝導電極の間の弱結合は厚さ数 nmの AlOxをトンネルバリヤ

とする Nb 超伝導電極間のトンネリングによって実現されている。後述するように、SFQ 回路に

おいては、図 1-2 (b)のように Josephson接合にシャント抵抗を接続する。図 1-2 (c)に、等価回路図

上の Josephson 接合のシンボルを示す。SFQ 回路の等価回路図では、特に断りのない限り、シャ

ント抵抗を接続した接合を図 1-2 (c)のシンボルで表記する。図 1-3 (a)に、シャント抵抗が接続さ

れていない、ベアな Josephson接合（図 1-2 (a)）の I-V特性を示す。接合を流れる電流 Iが接合の

臨界電流値 IC未満の場合、超伝導状態が保たれ、接合の両端に電圧を生じない。電流 Iが ICを超

えると、接合は電圧状態に遷移し、接合の両端に有限の電圧 Vが発生する。電圧状態の接合に流

れている電流 I を IC以下に下げても、超伝導状態には戻らない。そのため I-V 特性はヒステリシ

スを有する。一方、図 1-3 (b)は、図 1-2 (b)のようにシャント抵抗を接続した接合の I-V特性を模

式的に示している。図 1-3 (a)と異なり、I-V特性のヒステリシスをなくすことができる。 

Josephson効果は DC Josephson効果と AC Josephson効果によって特徴づけられる。超伝導は巨

視的量子現象であり、超伝導電流を担うキャリアである電子対の状態は巨視的波動関数で表記さ
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れる。DC Josephson効果とは、Josephson接合の 2つの超伝導電極間に流れる無損失の超伝導電流

ISと、2つの超伝導電極の巨視的波動関数の位相の差との関係を記述するものである。図 1-2   (a)

の Josephson接合の上部の Nb超伝導電極の巨視的波動関数の位相を1、下部の Nb超伝導電極の

巨視的波動関数の位相を2とすると、Josephson接合を流れる超伝導電流 ISと、2つの巨視的波動

関数の位相の差（ 21   ）との間には以下の関係がある。 

 

sinCS II                   (1-1) 

 

接合の臨界電流値 ICは接合の面積とトンネルバリヤの高さで決まる。Josephson接合に DCの超伝

導電流 ISが流れている状態では、Josephson接合の電極間の電圧 Vはゼロである。 

 一方、AC Josephson効果は、Josephson接合の電極間に発生する電圧 Vと接合の位相差との関

係を記述するものである。接合を流れる電流 Iが臨界電流値 ICを超えると Josephson接合の電極間

IC

-IC

V

I

0

IC

-IC

V

I

0

 
(a)          (b) 

図 1-3. Josephson接合の I-V特性。(a) シャント抵抗を接続していないベアな接合の場合、(b) シ

ャント抵抗を接続した接合の場合。 

Nb

Nb
AlOx

Nb
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AlOx シャント
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(a)       (b)        (c) 

図 1-2. Josephson接合。(a) Nb/AlOx/Nb Josephson接合の構成、(b) Nb/AlOx/Nb Josephson接合に

シャント抵抗を接続した場合の構成、(c) Josephson接合の等価回路図上のシンボル。 
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に電圧が発生する。この電圧の平均をVとすると、Vと接合の位相差との間には次の関係がある。 

 

VVe
dt
d

0

22






                (1-2) 

 

(1-2)式で、eは素電荷、はプランク定数 hを 2で割ったもの、0は磁束量子であり、 

 

15
0 1007.2

2


e
h

 [Wb]              (1-3) 

 

である。(1-1)式と(1-2)式を用いて Josephson接合の性質を述べる。まず、ISが IC未満で時間変動し

ている場合を考える。(1-1)式の両辺を時間で微分し、(1-2)式を用いると、以下のようになる。 

 

V
I

d
d

dt
dI

dt
dI

dt
dI C

CC
S

0

cos2
sinsin








          (1-4) 

 

ゆえに、 

 

dt
dI

I
V S

C  cos2
0

                 (1-5) 

 

である。したがって、超伝導電流 ISが時間的に変動している場合、接合の両端に発生する平均電

圧 Vは ISの時間微分に比例する。一般にインダクタンスの両端に生成される電圧はインダクタン

スを流れる電流の時間微分に比例し、その比例定数はインダクタンスである。この Josephson接合

とインダクタンスとのアナロジーから、超伝導電流 ISは以下の式で表される非線形インダクタン

ス Leffに流れる電流と等価である。 

 

cos
1

Jeff LL                   (1-6) 

 

ここで LJは、 

 

C
J I

L
2

0
                   (1-7) 

 

であり、Josephson接合の等価インダクタンスと呼ばれる。(1-6)式から、が/2に比べて非常に低
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い場合、つまり接合を流れる超伝導電流 ISが ICに比べて非常に小さな範囲で時間変動している場

合は、Josephson接合は等価インダクタンス LJで近似できる。一方、DC電流を接合に流した場合、

DC電流が IC未満ならば(1-1)式から接合の両端の電圧は 0だが、DC電流が ICを超えると接合は有

限の平均電圧 Vを生じ、(1-2)式から接合の位相差の時間微分が正になり、が時間とともに増大

する。その状態では、(1-6)式から Leffはの増大とともに正負に振動し、Josephson接合は交流発振

器のように振る舞う。接合が生じる平均電圧 Vが時間変動しない場合（接合に ICを超える DC電

流を流している場合に相当する）、(1-2)式の両辺を時間で積分し、(1-1)式に代入すれば、 

 











 tVII CS
0

2sin                 (1-8) 

 

である。つまり、超伝導電流を交流発振器として扱う場合、その発振周波数 fは次式で表される。 

 

0


Vf                   (1-9) 

 

 Josephson接合の等価回路は多くの場合、図 1-4に示す RSJ（Resistive Shunted Junction）モデル

で記述される[25], [26]。RSJモデルでは、Josephson接合を流れる電流 Iを 3つのコンポネントの

和として記述する。このうち ISは超伝導電流であり、(1-1)式で記述される。INは常伝導電流であ

り、接合の電極間をトンネルする準粒子による電流である。図 1-2 (b)のように接合にシャント抵

抗が接続されている場合は、シャント抵抗を流れる常伝導電流も INに含まれる。IDは変位電流で

あり、図 1-2の接合がキャパシタの構造をしているために発生する電流である。したがって図 1-4

の RSJモデルは以下の式で表現できる。 

 

dt
dVC

R
VIIIII JCDNS  sin            (1-10) 

 

(1-10)式において、Rは接合のトンネルバリヤの非線形抵抗とシャント抵抗の合成抵抗であり、CJ

は接合のキャパシタンスである。 

 (1-2)式を用いて(1-10)式から Vを消去すると、に関する次の 2階微分方程式を得る。 

 

2

2
00

22
sin

dt
d

I
C

dt
d

RI
i

C

J

C













             (1-11) 

 

(1-11)式において iは、 
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CI
Ii                     (1-12) 

 

であり、ICで規格化した無次元の電流である。ここで、以下の 2つの角周波数を定義する。 

 

0

2



RI

L
R C

J
c


                 (1-13) 

J

C

JJ
p C

I
CL 0

21





                (1-14) 

 

cは緩和時間の逆数であり、pはプラズマ周波数と呼ばれる。これらの角周波数を用いると、RSJ

モデルを記述する(1-11)式は以下のようになる。 

 

2

2

2

11sin
dt
d

dt
di

pc







                (1-15) 

 

(1-15)式は、を位置座標にとると、空間のポテンシャル U()の中の、速度 d/dtに比例する摩擦

力 F(d/dt)が働く、質量 mの粒子の動作を記述する次の 2階微分方程式と等価である。 

 

    2

2

dt
dmdtdF

d
dU 




               (1-16) 

 

(1-15)式と(1-16)式を比較すれば、U()、F(d/dt)、mが以下の式で表されることが分かる。 

 

IN IDICsin

I

V

 

図 1-4. Josephson接合の RSJモデル。 
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     idiU   cos1sin             (1-17) 

 

 
dt
ddtdF

c




 1
                 (1-18) 

 

2

1

p

m


                   (1-19) 

 

ただし(1-17)式で、積分定数は=0において U()=0になるようにとった。図 1-5に(1-17)式のポテ

ンシャルとその中を運動する粒子を示す。図 1-5を Josephson接合の力学モデルと呼ぶ。Josephson

接合の性質はこの力学モデルとのアナロジーから理解することができる。(1-18)式と(1-13)式から、

R が低いほど摩擦力は強く働く。また、(1-19)式と(1-14)式から、質量は CJが大きいほど大きい。 

また(1-17)式からわかるように、i はポテンシャルの傾きである。このポテンシャルの中の粒子の

運動を述べる。最初に図1-5のポテンシャルの傾きが水平であるとする。これは i=0の状況であり、

Josephson接合に流れている電流が 0であることに相当する。その状況で、粒子は図 1-5のポテン

シャルのいずれかのローカルミニマムの位置にあり、静止しているとする。粒子は静止している

ので粒子の位置座標の時間微分はゼロであり、これは(1-2)式から接合の平均電圧 Vがゼロである

ことに対応する。この初期状態から、図 1-5 のポテンシャルの傾きを徐々に強くしてゆく。これ

は i を増加させることを意味しており、接合に流す電流を増加させることに対応する。すると粒

子は最初の位置よりもポテンシャルの低い位置に移動する。そして i が 1 を超えると、ポテンシ

ャルの傾きは空間のいずれの位置でも負になり、粒子はが正の向きに動いてゆく。粒子の速度、

-30

-25

-20

-15

-10

-5

0

5

10

-2 0 2 4 6 8

i=0
i=0.5
i=1
i=1.5

/ [rad]

U

 
 

図 1-5. Josephson接合の力学モデル。 
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つまり d/dt は正になり、これは(1-2)式から接合に正の平均電圧 V が発生することに対応する。

(1-12)式から、i=1は接合に流れる電流 Iが接合の臨界電流値 ICに等しい場合に対応する。つまり

接合に流れる電流 Iが ICを超えると接合に電圧 Vが発生する。粒子が運動をしている状態で、ポ

テンシャルの傾きを弱めて i<1 としても、粒子は慣性を有しているのでポテンシャルの山を乗り

越え続け、運動は止まらない。これは接合の I-V特性にヒステリシスが存在することに対応する。

粒子の慣性は質量が大きいほど、つまり、p が小さいほど強い。したがって(1-14)式から、CJ が

大きいほど I-V 特性のヒステリシスが顕著になる。粒子の運動は摩擦力を強くすることにより抑

制できるので、摩擦力を強くするほど接合の I-V特性のヒステリシスを小さくできる。(1-18)式か

ら摩擦力は 1/cに比例する。さらに(1-13)式からcは R に比例するので、摩擦力は Rに反比例す

る。ゆえに、Rを小さくするほど、接合の I-V特性のヒステリシスを小さくすることができる。以

下の式で定義される無次元量CはMcCumber-Stewart係数[25], [26]と呼ばれる。 

 

0

2
2

2












 JC

p

c
C

CRI



               (1-20) 

 

(1-20)式の中辺と上記の議論から、Cは粒子の慣性の大きさと粒子に働く摩擦力の強さとの比であ

ると考えることができる。したがってC>>1 の場合、つまり摩擦力が慣性に対して非常に弱い場

合、接合の I-V曲線のヒステリシスは顕著になる。そのような接合をアンダーダンプ接合と呼ぶ。

図 1-2 (a)のシャント抵抗を接続していないベアな接合はアンダーダンプ接合であり、図 1-3 (a)の

I-V特性を有する。逆にC<<1の場合、つまり、摩擦力が慣性に対して非常に強い場合、接合の I-V

特性のヒステリシスはなくなる。このような接合をオーバーダンプ接合と呼ぶ。C～1 の接合を

クリティカルダンプ接合と呼ぶ。クリティカルダンプ接合は、接合の I-V 曲線にヒステリシスが

現れるか現れないかの境界の接合である。図 1-3 (b)に示した I-V 特性は、クリティカルダンプ接

合の I-V特性である。SFQ回路ではクリティカルダンプ接合を用いる。 

 Josephson接合を用いた超伝導ディジタル回路の研究開発は、ラッチングロジックを用いたもの

から始まった。ラッチングロジックとは、I-V曲線にヒステリシスを有するアンダーダンプ接合を

用いた回路技術である。アンダーダンプ接合に ICより低いバイアス電流を流した状態で入力電流

を加えると、バイアス電流と入力電流の和が ICを超えた時に接合は電圧状態にスイッチし、電圧

を生じる。この状態で入力電流をゼロに戻しても、I-V特性がヒステリシスを持つため接合は出力

電圧を維持する（つまりラッチされる）。接合が超伝導状態にある場合、つまり、電圧を発生して

いない場合を論理値”0”に対応させ、接合が電圧状態にある場合、つまり接合が電圧を出力してい

る場合を論理値”1”に対応させることによりディジタル回路を構成する技術がラッチングロジッ

クである。ラッチングロジックではバイアス電流をゼロに戻さないと接合が超伝導状態にリセッ

トされないため、バイアス（電源電流と等価である）は毎クロック立ち下げなければならない。

したがってクロック電源を用いなければならない。1960年代末から IBMがラッチングロジックを
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用いた超高速コンピュータの研究開発を推進した[27]。日本では 1970年代半ばから研究開発が始

まり、1982 年から 1991 年まで、通産省工業技術院（当時）の大型プロジェクト“科学技術用高

速計算システムの研究開発”が行われた。これらの研究開発により、GHz級のクロック周波数で

の動作が可能な超伝導マイクロプロセッサやメモリ等が開発され、回路設計技術だけでなく

Josephson接合の作製技術や集積化プロセス技術が大きく進展した[28], [29]。しかし、ラッチング

ロジックはクロック電源を用いるため、GHz級の高周波電源をチップに供給しなければならず、

そのため、クロストークや GND変動などの高周波ノイズの回路への影響を低減しなければならな

いという技術的困難があった。さらに、パンチスルー現象による素子の誤動作確率がクロック周

波数とともに増大する問題もあった。このような技術的困難が一因となり、その後、ラッチング

ロジックと異なり DC電源駆動で 100GHzを超える動作が可能な SFQロジックへ研究開発の対象

は移っていった。 

 

1-3：超伝導単一磁束量子（SFQ）回路の現状と高速システム化にお

ける課題 

 

 SFQ 回路は磁束量子を情報担体とする回路である。SFQ 回路の基本構成は、図 1-6に示すよう

な、超伝導体と Josephson接合からなる超伝導ループである。超伝導ループの中では、磁束が、 

 

0 n                   (1-21) 

 

と量子化される。ただし(1-21)式で nは 0または正の整数である。SFQ回路では n=1の場合、つま

り、単一磁束量子0 が超伝導ループの中に存在する場合を論理値”1”に、存在しない場合を論理

値”0”に、それぞれ対応させることによってバイナリデータを表現する。超伝導ループからの磁束

の出し入れは、Josephson接合が超伝導状態から一時的に電圧状態にスイッチすることにより行わ

れる。磁束量子の有無をバイナリデータの”1”、”0”に対応させて演算を行うアイディアは 1976年

に Nakajimaらによって提案された[11]。その後、Likharevらによってロジック/メモリファミリー

として体系化され[12]、現在に至っている。 

SFQ 回路の基本的な機能としてデータの保持と伝送について概説する。図 1-7 にデータを保持

する回路の例として RSフリップフロップ（RS flip-flop; RSFF）を示す。RSFFでは接合 J1に DC

バイアス IBが印加されている。set端子からパルス状の電流 ISが入力されると、IBと ISの和が接合

J1 の臨界電流値を一時的に超えるため、接合 J1 は一時的に電圧状態にスイッチする。従って J1

の直上にはパルス状の電圧 v(t)が発生する。この電圧 v(t)は、時間積分すると0になるため SFQ

パルスと呼ばれる[12]。SFQ パルス電圧によって、保持ループ（J1-L-J2 からなる超伝導ループ）
には LI L 0 の電流が流れる。ILが接合 J2の臨界電流値よりも低くなるように Lが十分大きく
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L

J1 J2IB IL

IB reset

set out
Is

L

J1 J2IB

IB reset

set out

v(t)：SFQパルス

0
 

(a) 

 

L

J1 J2IB IL

IB reset

set out
L

J1 J2IB

IB reset

set out
IR

SFQパルス

0 0
 

(b) 

 

図 1-7. RSFF。(a)データ”1”の書き込み、(b)データ”1”の読み出し。 

Josephson接合による
psecスイッチング

量子化された磁束
=n0
0=h/2e=2.07×10-15 [Wb] ：単一磁束量子（SFQ）

L

IC ICI

L

IC IC

Josephson接合（Nb/AlOx/Nb）

超伝導ループ（Nbインダクタ）

binary ”1”
SFQがループ内に存在（n=1）

binary ”0”
SFQがループ内に不在（n=0）

0

等価回路 等価回路

I ≈ 0/L

 

図 1-6. SFQ回路の基本原理。 
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設計されているので J2 は電圧状態にスイッチしない。ゆえに ILは流れ続ける。これは磁束量子

0すなわち論理値”1”のデータが保持ループに保持されていることを意味する。保持されている磁

束（データ”1”）を読み出すには reset 端子からパルス状の電流 IRを入力する。ILと IRの和が接合

J2の臨界電流値を一時的に超えるため J2がスイッチし、J2の直上に SFQパルスが生成される。

この際、J2が発生した SFQパルス電圧によって、J2の右側（出力側）と左側（保持ループ側）に

それぞれ0に対応する電流が流れる。このうち、出力側に流れる電流は出力電流として取り出さ

れる。つまり、論理値“1”が読み出される。一方、保持ループ側に生成される電流は、保持されて

いた超伝導電流と同一の大きさで逆向きであるので、保持ループに流れていた電流と相殺し、結

果として保持ループの電流が消滅する。これは保持ループ内で磁束量子0が対消滅することを意

味しており、その結果、保持ループのデータは”0”に戻る。したがって、この読み出しは破壊的な

読み出しである。 

 図 1-8は SFQパルスを伝送する回路であり、Josephson伝送線路（Josephson Transmission Line; 

JTL）と呼ばれる。JTLは接合とインダクタンスが一次元的に繰り返し接続された回路であり、各

接合には DCバイアス電流 IBが印加されている。in端子から SFQパルスが入力されると、SFQパ
ルスが誘起する電流 LI L 0 が接合 J1に流れる。IBと ILの和が J1の臨界電流値よりも大きく

なるように Lを十分小さく設計してあるため、接合 J1が電圧状態にスイッチし、SFQパルスを生

成する。J1 が生成した SFQ パルス電圧は、J1 の右側（出力側）と左側（入力側）に約0/L の電

流を生成する。このうち、入力側に流れる電流は、最初に入力された SFQパルスの電流と相殺す

るため、入力側は磁束0が消滅して初期状態に戻る。一方、出力側に流れた電流は IBと加算され、

次の接合 J2 をスイッチさせ、J2 の直上に SFQ パルスを発生させる。この動作が繰り返されるた

め、in端子から入力された SFQパルスは接合を次々にスイッチさせながら out端子に向かって伝

播し、それと並行して磁束量子0も伝搬する。これまでに実証されたほとんどの SFQ回路では論

理セル間の配線に JTLを用いている。JTLの 1接合あたりの遅延は現在の JC=2.5kA/cm2プロセス

で約 4psecである。そのため JTL配線は接合の個数を変えることにより psecオーダーでクロック

やデータのタイミングを設計できる。さらに、JTL のスイッチング時間はバイアスに依存するの

で、JTL は室温から供給するバイアス電流 IBを変化させることにより遅延時間を制御する可変遅

J1 J2IB

IB

in out

IB

J3IB

IB

J4

IB

IB IB
IL

0

L L L L L

入力SFQパルス 出力SFQパルス

0
 

図 1-8. JTL。 
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延線としても使える。これらの性質は SFQ 集積回路の数 10GHz 以上の高速動作を実現するため

に非常に役立つ性質である。しかし、JTL を構成する接合のスイッチング時間が熱雑音によって

揺らぐため、JTLを伝搬する SFQパルスにタイミングジッタが生じるというデメリットと、接合

の IC等のプロセスばらつきにより各接合のスイッチング時間がばらつくため、試作した JTLの遅

延時間が設計値からずれるというデメリットを併せ持つ[30]。タイミングジッタと遅延ずれは、接

合数の 1/2乗に比例するので JTL配線が長くなるほど増大し[30]、SFQ集積回路のタイミングエラ

ー確率を増大させる。 

図 1-9は SFQパルスを伝送するもうひとつの回路であり、本研究では PTL伝送回路と呼ぶ。PTL

はマイクロストリップライン（Microstrip Line; MSL）やストリップライン（Strip Line; SL）等の超

伝導伝送線路の総称であり、アクティブ伝送線路である JTLとの違いを明記するため、PTL（Passive 

Transmission Line）という用語が用いられている。PTL伝送回路は、PTL、ドライバ、レシーバで

構成される。ドライバに SFQパルスが入力されると、それにより誘起される電流と DCバイアス

電流の和がドライバ接合の臨界電流値を超えるためドライバが SFQパルスを生成する。この SFQ

パルスは PTLを伝搬しレシーバに達する。SFQパルスにより誘起される電流とレシーバ接合への

DC バイアス電流の和がレシーバ接合の臨界電流値を超えるため、レシーバ接合が SFQ パルスを

生成し、後段の回路に信号が伝達される。超伝導 PTLは無損失であるため、RC遅延ではなく LC

遅延、つまり基板上の光の速度で SFQ パルスを伝送できる[12]。長さ 1mm の PTLの遅延はおよ

そ 8psecであり、現状のプロセスによる JTLの 2接合分の遅延（長さ 40m～120m程度）に相当

する。したがって単位長さあたりの遅延が JTLに比べて非常に短い。さらに JTLと異なり、ドラ

イバとレシーバにしか接合を含まないため、タイミングジッタやタイミングずれが非常に小さく、

かつ、配線長に依存しないという利点を有する。 

 SFQ回路の動作速度について述べる。SFQパルスは時間積分すると0になるので、SFQパルス

を半値幅、高さ Vの三角波で近似すると、パルス幅は、 

 

V
0

                    (1-22) 

 

である。接合がスイッチしているとき、接合に印加されている電流を IC、接合の抵抗を図 1-3 (b)
の I-V曲線の抵抗 R（Josephson接合の非線形抵抗とシャント抵抗の合成抵抗）とすると、 RIV C

である。従って(1-22)式から、 

 

RIC

0
                   (1-23) 

 

と見積もられる。パルス幅は接合のスイッチング時間とみなせるので、接合のスイッチング時間

は ICR 積を高くすることにより短くできる。SFQ 回路ではC=1 の接合（クリティカルダンプ接
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合）を用いるので、(1-20)式から、 

 

2
0

2
0

22 RIRI
C

CC

C
J 

 



                (1-24) 

 

である。また、接合のキャパシタンス CJと接合の臨界電流密度 JC（接合の単位面積あたりの IC）

間に、CJ ∝IC / JCの関係があるので、(1-24)式から、 

 

CC JRI                    (1-25) 

 
であり、ICR積は

CJ に比例する。(1-23)式と(1-25)式から、接合のスイッチング時間は、 

 

CJ
1

                   (1-26) 

 
である。すなわち、接合のスイッチング時間は

CJ に反比例する。接合の ICR 積は、現在の

JC=2.5kA/cm2のプロセス[31]では約 0.37mV であり、(1-23)式からはおよそ 5psec である。は JC

を高くするほど短くなるが、最小値は超伝導体のギャップエネルギーで決まり、本研究で用いる

Nb（ギャップエネルギーは 3.3meV）では、の最小値は約 0.7psecである。一方、接合がスイッチ

するときに消費するエネルギーE は、接合に印加されている DC バイアス電流を IB、接合が生じ

る電圧を v(t)とすると、 

 

  0 


 BB IdttvIE                (1-27) 

J1 J2IB

IB

in out

IB

J3IB

IB

J4

IB

IB IB
IL

0
Z

ドライバ レシーバPTL

L3 L4L2L1

入力SFQパルス 出力SFQパルス

0

 
図 1-9. PTL伝送回路。 
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である。ここで、SFQパルスを時間で積分すると0になることを用いた。接合の ICは動作温度（約

4K）での熱雑音に比べて十分大きく設計する必要があり、約 0.2mA 程度が現在用いられている。

バイアスを ICの 70%とすると、(1-27)式から、bitあたりの消費電力は約 0.3 [aW/bit]となる。この

電力性能比は最先端の CMOSに比べると約 3桁小さい[5]。 

このように、SFQデバイスは超低消費電力かつ超高速のデバイスである。それに加え、SFQ回

路では、psec幅の SFQパルスを顕著な損失なしに cmオーダーの長さにわたって基板上の光速で

伝搬できる超伝導 PTLを回路の配線に用いることができる。容量をチャージして信号を伝送する

半導体集積回路の RC配線では送信端と受信端が同電位になるまで待たなければならないため、1

度に 1つの信号しか伝送できない。これと対照的に、SFQ回路では psec幅の RZ（Return-to-Zero）

の SFQパルスをバリスティックに伝送するため、複数の SFQパルスからなるパルス列を一度に伝

送することができる。従って超伝導 PTL 配線は、RC 配線に比べて遅延が非常に短いだけでなく

高スループットの信号伝送が可能である。この高速かつ高スループットの配線を用いることがで

きるので、SFQ回路は、大規模集積回路やマルチチップモジュール（Multi-Chip Module; MCM）

レベルにまで、高速性を保ちつつスケーラブルに大規模集積化できるポテンシャルを有する。 
すでに述べたようにSFQ回路の動作速度は

CJ に比例する。図1-10に示すように、これまでに、

JC=50kA/cm2の高 JCプロセスで試作された Tフリップフロップ（T flip-flop; TFF）の動作が 750GHz

まで実証されている[32]。また、現状レベルの JC=1～2.5kA/cm2のプロセス技術[31], [33]でも、AD

コンバータ（Analog-to-Digital Convertor; ADC）[20]、ネットワークスイッチ[34], [35]、マイクロプ

ロセッサ[36]など、1,000～10,000接合規模の様々な SFQ集積回路の動作が 10GHz～40GHz程度の

クロック周波数で実証されている。さらには、次世代のプロセスとして確立しつつある

JC=10kA/cm2のプロセス[37]で試作したシフトレジスタが 120GHzで[38]、シリアルアダーが 93GHz

で[39]、それぞれ実証されている。 

このように、SFQ 回路技術は小規模な集積回路の 100GHz 級動作が実証されるまで進展してい

る。しかし、それらの高速動作はチップ上でのみ実証されたものである。図 1-11に従来の SFQ回

JC [kA/cm2]
最小接合面積 [m2]

1
10

10
1

100
0.1

1000

100

10

ク
ロ
ッ
ク
周
波
数

[G
Hz

]

750GHz TFF Chen, et al.

120GHz SR
93GHz Adder Tanaka, et al.

Akaike, et al.

2.5
4

40GHz Scheduler Kameda, et al.
50GHz SW Kameda, et al.

 
図 1-10. これまでに実証された SFQ回路のクロック周波数と JCの関係。 
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路の高速動作実証のセットアップ示す[40]。図のように、SFQ 回路チップはワイヤボンディング

によりセラミック等のパッケージに実装され、液体ヘリウムに浸すことにより 4.2Kに冷却される。

セラミックパッケージと室温エレクトロニクスとの間は低速の同軸ケーブルで接続される。チッ

プ上には、被測定回路（Circuit Under Test; CUT）である SFQ回路と、オンチップテストのための

入力シフトレジスタ（Shift Register; SR）、出力 SR、高周波クロック発生器（High-Frequency Clock 

Generator; HFCG）が集積されている。このセットアップによる SFQ回路の高速動作実証は以下の

ように行う。まず、室温から、10kbps程度の伝送レートのデータと 10kHz程度の低周波クロック

を入力 SRに入力することにより、入力 SRにテストパターンを書き込む。次に、HFCGにトリガ

パルス（1発のパルス）を入力すると、HFCGは所定の個数の高周波クロックパルス（40GHz等）

を出力する。この高周波クロックパルスは入力 SR、CUT、出力 SRに順次入力される。その結果、

入力 SRに書き込まれていたテストパターンが読み出されて CUTに入力され、CUTがデータを処

理して結果を出力し、CUT の出力データが出力 SR に書き込まれる、という一連の動作が HFCG

から出力されたクロックの周波数（40GHz等）で行われる。最後に、室温から 10kHz程度の低周

波クロックを出力 SR に入力することにより、出力 SR に格納されている CUT の出力データを

10kbps程度の伝送レートで室温エレクトロニクス（オシロスコープ等）に伝送し、期待値パター

ンと比較することにより、CUTが 40GHz等の高周波クロックで正常に動作したか否かをチェック

する。この方法は SFQ回路の高速動作を実証するには優れた方法であるが、SFQ回路の高速動作

を室温から直接使うことができない。また、本研究以前に報告されたほとんどの SFQ回路は、論

理セル間の配線に JTLを用いていた。回路の配線に PTLを用いた報告もあるが[41]-[46]、いずれ

も回路の中の一部の長距離配線に PTLを用いたものに過ぎなかった。また、PTL伝送回路の動作

はある周波数でしか検証されておらず、本研究で明らかにする PTLの共振現象について考察した

研究はなかった。そのため、PTL の共振周波数においても広いバイアスマージンで動作する PTL

伝送回路を実現した例はなかった。 

SFQ回路の高速性能を実用的なシステムの中で室温から直接利用するためには、SFQ回路と室

温エレクトロニクスとの間で高速信号のやり取りを行い、SFQ 回路と室温エレクトロニクスをシ

SFQ回路
（被測定回路）

高周波クロック発生器

入力シフトレジスタ 出力シフトレジスタ

SFQ回路チップ

セラミックパッケージ

Cu配線 同軸ケーブル

同軸ケーブル

ボンディングワイヤ

液体ヘリウム（4.2K）

Cu配線

室温

trig
低周波clock

data 1 in

data n in

data 1 out

data m out
パッド

 

図 1-11. 従来の SFQ回路の高速動作実証のセットアップ。 
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ームレスに動作させることが必要である。また、SFQ 回路の高速動作を保ったまま回路規模を拡

大できるスケーラビリティが必要である。そのためにはマルチチップから構成されるマルチチッ

プモジュール（Multi-Chip Module; MCM）が不可欠であり、チップ上、および、MCMにおけるチ

ップ間で、高速信号伝送を行う技術が必要である。このような SFQ回路の実用的な高速システム

を実現することを考えた時、図 1-11の従来の SFQ集積回路とその高速動作実証のセットアップに

は、チップ上の SFQ回路設計の問題、チップ実装の問題、SFQ回路と室温エレクトロニクスとの

間の入出力（Input/Output; I/O）の問題、そして冷却の問題が存在する。この問題を以下に述べる。 

 

■チップ上の SFQ回路設計の問題 

 従来のほとんどの SFQ回路で論理セル間配線に用いられていた JTLは Josephson接合を用いた

アクティブ回路である。Josephson接合のスイッチング時間は熱雑音によって揺らぎ、この揺らぎ

が JTLを伝搬する SFQパルスのタイミングジッタの原因となる[30]。さらに、ジョセフソン接合

の IC等のプロセスばらつきにより各接合のスイッチング時間がばらつくため、試作した JTLの遅

延時間が設計値からずれる。タイミングジッタと遅延ずれは SFQ論理回路のタイミングエラーを

発生させる要因となる。タイミングジッタと遅延ずれは、JTLを構成する接合の個数の 1/2乗に比

例するため配線長にともなって増大する[30]。SFQ 回路が大規模になるほど回路内の最長の配線

は長くなるため、タイミングジッタと遅延ずれが増大し、動作速度が律速される[47]。ゆえに、従

来の JTL配線を用いた SFQ論理集積回路は、高速性を保ったままスケーラブルに回路規模を拡大

することが困難であるという問題がある。 

 

■チップ実装の問題 

 従来の SFQ回路チップの実装方法では、SFQ回路チップの入出力信号はワイヤボンディングを

通して伝送される。ボンディングワイヤはインダクタンスが nH程度と非常に高いため SFQパル

スを伝送できない。さらに、セラミックパッケージ上の Cu配線は 4.2Kで常伝導体であるため損

失が大きく、SFQパルスを伝送できない。これらの理由により、図 1-11のチップ実装方法で複数

の SFQ回路チップを実装したMCMを構成した場合、チップ間では SFQパルスよりも幅の広くエ

ネルギーの高い信号を伝送しなければならない。その結果、チップ間ではチップ上よりも信号伝

送レートが遅くなる。ゆえに、SFQ 回路の高速性を保ったまま SFQ 回路の規模を拡大する高速

MCMを実現できないという問題がある。 

 

■SFQ回路と室温エレクトロニクスとの間の I/Oの問題 

 図1-11に示したオンチップテストではSFQ回路と室温エレクトロニクスとの間でやり取りされ

る信号の伝送レートは低速であるため、室温から SFQ回路の高速動作を直接利用することができ

ないという問題がある。 

 

■冷却の問題 
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図 1-11の冷却方式は SFQ回路チップを液体ヘリウムに浸す方式である。液体ヘリウムは蒸発す

るため、常に補充しなければならない。そのためヘリウム補充の手間とヘリウムのコストがかか

り、実用システムに適さないという問題がある。 

 

SFQ 回路の高速動作を室温から直接使える実用レベルのシステムを実現するには、上述した問

題を解決する必要がある。図 1-12は、本研究が目指す SFQ高速システムの概念図であり、上述し

た従来の問題を解決したものである。図 1-12で、各チップ上の SFQ回路は PTL配線で設計され

ている。そして複数の SFQチップが超伝導MCM基板にはんだバンプでフリップチップ接続され

て SFQ MCMを構成している。チップと基板をワイヤではなくはんだバンプで接続することによ

り、SFQ パルスのチップ間伝送に必要な広帯域の接続部を実現する。超伝導 MCM基板上には超

伝導 PTLが形成されている。チップ上に形成されたチップ間 SFQパルス伝送回路により、はんだ

バンプとMCM基板上 PTLを通してチップ間で SFQパルスが伝送される。SFQ回路から出力され

る SFQパルスは超伝導電圧ドライバ（Superconductor Voltage Driver; SVD）で高速のまま増幅され

てチップ外に出力され、極低温半導体アンプでさらに増幅されて室温に出力される。SFQ MCM

と極低温半導体アンプは多 chの広帯域 I/Oケーブルを実装した冷凍機システムで冷却されている。 

図 1-12の SFQ高速システムを実現するには、以下の技術課題に取り組むことが不可欠である。 

 

(i) SFQ 回路の高速性能を大規模集積回路および MCM へとスケーラブルに実現するための、超

伝導 PTLを用いた SFQパルス伝送技術 

(ii) 数 10Gbps/chの広帯域 I/Oケーブルを多 ch実装した冷凍機システム 

(iii) 4Kの SFQ回路と室温エレクトロニクスとの間の数 10Gbps/chの高速 I/O技術 

 

上記(i)の課題は PTL配線を用いた SFQパルス伝送回路であり、チップ上パルス伝送とチップ間

パルス伝送に大別される。低ジッタ、低タイミングばらつき、低消費電力等、PTLの JTLに対す

る基本的な優位性は広く認識されており、本研究以前に PTL配線の研究がいくつか報告されてい

る[41]-[46]。これらの研究はいずれも、SFQ パルスを伝送したときの PTLとドライバおよびレシ

ーバとのインピーダンス整合をいかにしてとるかに焦点が当てられていた。しかし、それらの議

論は PTL伝送回路のひとつの側面でしかない。本研究で指摘するように PTL伝送回路は共振器で

あるが、PTL 伝送回路の共振器としての物理的性質を考察した研究はなく、そのため、共振周波

数においても安定に動作する PTL伝送回路はこれまで実証されていなかった。また、PTL配線を

実際の SFQ回路に適用した場合、JTL配線に対してどのような優位性がどの程度あるのか、の検

証もなされていなかった。一方、PTL配線を用いたチップ間 SFQパルス伝送は、SFQ回路のスケ

ーラビリティを確保するために必須の課題である。SFQ 回路の高速性を MCMレベルでも実現す

るためには、チップ上での SFQパルス伝送レートと同程度の伝送レートでチップ間 SFQパルス伝

送を行う技術が不可欠である。超伝導チップ間の SFQパルス伝送については、Herrらによって二

磁束量子（Double Flux Quantum; DFQ）ドライバを用いた方式が JC=8kA/cm2の高 JCプロセスで
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60Gbps まで実証されている[48]。しかし DFQ ドライバは本質的にチップ上 SFQ パルス伝送用の

PTL伝送回路に比べてスループットが低い回路構成になっており、チップ上における SFQパルス

伝送レートと同程度のチップ間 SFQパルス伝送レートを実現できないという問題を有していた。 

上記(ii)の冷凍機システムでは、限られた冷却能力の冷凍機にいかにして多くの広帯域 I/O ケー

ブルを実装するかが最大の課題である。これは、熱が主に電子によって伝導されるため、電気伝

導度の高い広帯域ケーブルは熱伝導も高いことが本質的な原因である。また、冷凍機は作業ガス

の圧縮、解放を繰り返して冷却するため、温度振動と機械振動を発生する。さらに、冷凍機に実

装する高周波ケーブルやコネクタ類は、室温と 4Kの間の大きな温度サイクルを何度も経験する。

これらの状況下でも、破損せず、SFQ回路が動作する、高信頼性が課題となる。 

上記(iii)の高速 I/Oは入力リンクと出力リンクに分けられるが、入力リンクよりも出力リンクが

技術的に困難である。それは SFQ回路が情報担体として処理する SFQパルスが幅 psec程度、振

幅 mV 程度の微小なパルスであり、かつ、SFQ 回路のインピーダンス（数）が室温エレクトロ

ニクスとのインピーダンス（50）と大きく異なり、さらに、SFQ回路の動作する 4Kステージか

ら室温まではおよそ 1m の伝送距離があり、その伝送路上に複数の構造不連続箇所が存在するか

らである。SFQ回路の出力を数 10Gbps/ch以上の高速でかつ低ビットエラーレート（Bit Error Rate; 

BER）で室温まで伝送するためには、高速かつ高出力の超伝導電圧ドライバ（Superconductor Voltage 

Driver; SVD）が不可欠である。冷凍機の冷却能力が限られているため、SVDには高速、高出力と

は相反する省電力、省スペースが要求され、このトレードオフの最適化が課題となる。さらに、

SFQ回路 SFQ回路

SFQ回路SFQ回路

SFQ回路チップ SFQ回路チップ

SFQ回路チップSFQ回路チップ

冷凍機
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チップ間SFQパルス伝送回路

入力インタフェイス 超伝導MCM基板

はんだバンプ

SFQ MCM

～40K

極低温半導体アンプ
超伝導
電圧ドライバ

 
 

図 1-12. SFQ高速システムの概念図。 
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SVD の出力は、チップ上 MSL、はんだバンプ、基板上 MSL、同軸ケーブルと伝送されるため、

伝送線路上に構造不連続が存在する。そのような実装上の構造不連続部も含めたインピーダンス

整合をとるためのインピーダンス設計が課題となる。一方、入力リンクの課題としては光入力が

挙げられる。これは室温から光ファイバで光信号を入力し、極低温で電気に変換して SFQ回路に

入力する方式であり、光ファイバの熱流入が無視できるほど小さいため、冷凍機システムの広帯

域化のために有力な技術である。ここでは、極低温で高速動作が可能な光/電気変換デバイス、お

よび、光/電気変換デバイスと SFQ回路の間の数 10Gbps/chの高速インタフェイスが課題になる。 

 

1-4：本研究の目的 

 

1-3 節で述べたように、図 1-12 に示した SFQ 高速システムを実現するためには上記(i)～(iii)の

技術課題を解決することが必要不可欠である。また、それらの技術を冷凍機システムに集積する

技術の研究開発が必要不可欠である。さらに、その結果実現される冷凍機システムの電力性能比

を実験的に検証することが重要な課題である。そこで本研究では、以下の 3点を目的とする。 

 

■ 上記の各技術課題、すなわち、PTLを用いたチップ上およびチップ間 SFQパルス伝送回路、

広帯域多 ch冷凍機システム、高速 I/O の研究開発を行い、その結果開発された各技術を集積

することにより、SFQ高速システムのひとつの完成形を示すこと。 

■ 試作した SFQ高速システムの 40GHz以上での高速動作実験を行い、本研究の結果達成される

SFQ高速システムの電力性能比を示すこと。 

■ 実験結果をもとに SFQ 高速システムの電力性能比をさらに向上するための今後の課題を抽出

すること。 

 

1-5：本研究の概要 

 

 前節で述べた本研究の目的を達成するために、本研究では、まず、SFQ 回路の高速システム化

に必須である各要素技術、すなわち、PTL伝送回路、チップ間 SFQパルス伝送回路、冷凍機シス

テム、超伝導電圧ドライバの研究開発を行う。次に、開発したこれらの要素技術を集積すること

により、2×2スイッチシステムを設計、試作し、40Gbpsでの動作実験を行う。この動作実験によ

り、本研究で開発した SFQ回路の高速システム化のための各要素技術とそのインテグレーション

の有効性を検証する。さらに、冷凍機システムのトータルスループット向上のための I/O 技術と

して、NRZ型 SVDと極低温光入力インタフェイスの研究開発を行い、25Gbps/chまでの電気出力

リンクの動作実験と 40Gbps/chまでの光入力リンクの動作実験を行う。またこれらの I/O技術を集

積することにより、40Gbpsシリアルの光入力による SFQ回路の 40Gbpsシステムのひとつの完成
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形を実証する。その実証実験の結果を踏まえて、本研究で開発した各要素技術を用いることによ

って実現できる冷凍機システムのトータルスループットを示す。さらに、これらの実験結果に基

づいて、冷凍機システムのトータルスループットの冷凍機への投入電力に対する比、すなわち冷

凍機システムの電力性能比を示す。そして、さらに大規模な SFQ回路の高速システム化のための

今後の課題を述べる。なお、本研究の回路設計には、名古屋大学、横浜国立大学、NICT、NECの

共同研究によって開発された CONNECT 標準セルライブラリ[49]の標準セルおよびセルベース設

計法を用いた。また、本研究の回路の試作には、NECの Nb標準プロセス（3層の Nb配線層を有

する）[31]、および Nb 標準 II プロセス（4 層の Nb 配線層を有する[37]）を用いた。これらは

JC=2.5kA/cm2 のプロセスだが、本研究の一部の回路では、これらのプロセスと同じデバイス構造

で JCを 10kA/cm2に高めたプロセスを用いて回路を試作した。 

以上の研究内容を報告する本論文の構成は以下のとおりである。 

第 2章では、PTLを用いたチップ上 SFQパルス伝送について述べる。まず、これまで報告され

た PTL 伝送回路（PTL、ドライバ、レシーバで構成される回路）に関する研究を述べ、その課題

を述べる。次に、PTL 伝送回路が共振器であることに着目し、その物理的性質を考察する。この

考察に基づいて PTL伝送回路を設計、試作し、共振周波数においても広いバイアスマージンを有

する PTL伝送回路を実証する。次に、交差する PTL間のクロストークが PTL伝送回路に与える

影響を、実験とシミュレーションを用いて明らかにする。さらに、すべての配線に PTLを用いた

4×4 スイッチ回路を設計し、JTL 配線を用いた 4×4 スイッチ回路と比較することにより、PTL

配線導入によって回路のタイミングジッタ、消費電力等が大幅に削減されることを定量的に示す。 

第 3章では、チップ間 SFQパルス伝送技術について述べる。ここでの課題は、チップと MCM

基板を接続するバンプ接続部での構造不連続に起因する反射と信号損失の影響下で安定な回路動

作を実現することでり、伝送回路の設計とバンプ接続構造の広帯域化設計の 2 点が重要である。

この章では、従来技術よりも高い伝送レートを実現できるチップ間伝送回路を提案する。提案す

る回路は第 2 章のチップ上 PTL 伝送回路を改良したものである。次に 3 次元高周波解析により、

SFQ パルス伝送に必要な帯域を実現するためのバンプ接続構造を検討する。そして実験により、

チップ上伝送レートと同程度のチップ間伝送レートのチップ間 SFQパする伝送を実証する。さら

に、JC=10kA/cm2の高 JCプロセスで実験を行い、100GHz級のSFQ MCMの実現可能性を検証する。 

第 4 章では、冷凍機システムについて述べる。まず、本研究以前に報告されている冷凍機シス

テムの課題を示す。次に、10Gbps×32chの I/Oケーブルを実装した冷凍機システムの設計、試作

し、実験により I/O リンクの高周波特性を明らかにする。次に、超伝導電圧ドライバ（SVD）を

設計する。設計、試作した SVD を、試作した冷凍機システムで冷却し、10Gbps 以上での動作実

験を行う。この実験により、本研究で開発した冷凍機システムと SVDが、SFQ 回路の 10GHz以

上のシステム動作実験に使用するのに十分な性能を有するかどうかを検証する。 

第 5章では、第 2章～第 4章で開発した SFQ回路の高速システム化のための要素技術、すなわ

ち PTL伝送回路、チップ間 SFQパルス伝送回路、超伝導電圧ドライバ、冷凍機システムを集積し

た 2×2 スイッチシステムを設計、試作する。このスイッチシステムは、2×2 スイッチチップと
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8ch SVDチップが超伝導MCM基板にフリップチップ接続された 2×2スイッチMCMが冷凍機シ

ステムで冷却されたものである。このスイッチシステムの動作実験を 40Gbps 以上で行い、第 2

章～第 4章で開発した各技術、および、それらの技術のインテグレーションの有効性を検証する。 

第 6章では、冷凍機システムの I/O高速化のための NRZ型 SVDと光入力を述べる。まず、NRZ

信号の基本周波数が RZ信号の基本周波数の 1/2であることに着目し、第 4章で設計した SVD（RZ

出力）と異なる NRZ型 SVD（NRZ出力）による出力リンクのスループット拡大を試みる。次に、

極低温ステージに単一走行キャリアフォトダイオード（Uni-Traveling Carrier Photodiode; UTC-PD）

を実装し、光ファイバを実装した光入力冷凍機システムを試作する。さらに UTC-PD の 40Gbps

シリアル出力信号を 40Gbps の SFQ パルスに変換する PD/SFQ インタフェイスを提案する。そし

て PD/SFQインタフェイス、1:2 DEMUX、NRZ型電圧ドライバを集積した評価チップを光入力冷

凍機システムで冷却し、SFQ 回路の光入力によるシステムレベルでの 40Gbps 動作を実証する。

この実験結果から、本研究で開発した光入力冷凍機システムのスループットの、冷凍機システム

全体の消費電力に対する比、すなわち電力性能比を明らかにする。 

第 7 章では、今後の課題のうち、実験によって具体的に明らかになった課題について述べる。

まず SVD の出力波形に現れる反射から、TDR と同じ原理によって冷凍機システムの出力リンク

上のインピーダンス不整合箇所を明らかにし、その不整合に対する回路設計上の対策を検討する。

次に MCM実装された SFQ 回路が発生する熱が SFQ 回路自身の接合の ICを低下させる問題を実

験により定量的に明らかにし、そのメカニズムを明らかにする。そしてこの実験結果に基づき、

いかなる規模の SFQ集積回路でも冷却可能にするためのチップからの熱除去方法を検討する。 

 第 8章では、本論文の研究全体にわたる総括を行い、各章で得られた研究結果の概要を述べる。

また、本研究の波及効果について述べる。さらに、SFQ 高速システムに関して、今後どのような

研究が重要であるかを述べる。 
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第 2章：超伝導受動線路（PTL）を用いた SFQ論理集

積回路の設計 
 

SFQ 回路技術が高速回路技術として有望な理由は、100GHz を超える高速クロック動作を

1W/gate以下の低消費電力で実現できる Josephson素子の性質だけでなく、psec幅の SFQパルス

を基板上の光速でほぼ無損失で伝送できる超伝導伝送線路（Passive Transmission Line; PTL）を回

路の配線に用いることができる点にある[12]。本研究では、PTL という用語は、マイクロストリ

ップライン（Micrtostripline; MSL）やストリップライン（Stripline; SL）などの伝送線路の総称と

して用いる。半導体 ULSIでは配線の RC遅延が高速化のボトルネックになっている[7]-[9]。超伝

導 PTLは抵抗が 0なので、遅延は RC遅延ではなく LC遅延であり、つまり光の伝搬遅延に等し

い。このことから、SFQ 回路技術は、半導体のようなインテリジェントな論理回路と光配線のよ

うな超高速配線とを両方実現できるユニークな回路技術であると言える。この高速 PTL配線によ

り、大規模集積回路や、さらにはマルチチップモジュール（Multi-Chip-Module; MCM）のレベル

においても、SFQ回路の高速性を生かすことができると期待されている。 

超伝導 PTLを mm～cmのオーダーにわたって psec幅のパルスが伝搬することは、Kautzよって

理論的に予測され[50]、その後、実験的に証明された[51]-[53]。SFQ回路の半導体回路に対する最

たる優位性はこの超伝導 PTL配線にあるということは、SFQ回路技術の黎明期から主張されてき

た[12]。しかしこれまでのほとんどすべての SFQ回路の実証は JTL配線を用いて行われている。

PTLを用いた SFQパルス伝送回路の物理的性質は詳しく研究されてはいない。ゆえに PTLを回路

の一部に用いた例はいくつかあるが、PTLを大規模な SFQ集積回路に用いるための具体的な設計

方法は未解決の課題である。 

これまでに報告された PTLに関する研究を述べる。SFQ回路の配線に PTLを用いるためには、

SFQ回路と PTLとのインピーダンス整合が必要である。Polonskyらは、典型的な SFQ回路である

JTL の等価インピーダンスを近似的に導出し、PTL の特性インピーダンスと等しい等価インピー

ダンスを有する JTLを PTLの両端に接続し、それらの JTL間で PTLを介した SFQパルス伝送を

実証した[41]（本論文では、以降、PTLの送信端に接続される JTL等の SFQ回路をドライバ、PTL

の受信端に接続される JTL等の SFQ回路をレシーバと呼ぶ。また、ドライバ、PTL、レシーバか

ら構成される回路を PTL伝送回路と呼ぶ）。その後、デシメーション・フィルタ[42]、非同期プロ

セッサのハンドシェイク[43] 、オンチップクロック発生器[44]などで、SFQ 回路の一部の配線に

PTLを用いた例が報告された。しかしこれらの例はいずれも、SFQ回路の中の比較的長距離の配

線に限定的に用いられたものであった。Suzukiらは、PTLと JTLとのインピーダンス整合につい

て、シミュレーションを駆使して検討した[45]。特に、ドライバ、PTL、レシーバで構成される超

伝導ループへの磁束トラップ防止のために、PTL の特性インピーダンスに比べて小さい抵抗を

PTL と直列に挿入することの重要性を指摘しており、この抵抗値まで含めた回路パラメータを最
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適化している[45]。さらに Suzukiらは、PTLの長さが 0.6mm、3mm、6mm、9mmの 4種類のリン

グ型回路を試作し、それぞれのリング型回路で動作周波数約 11GHz、約 8GHz、約 6.7GHz、約 5.9GHz

で、ドライバとレシーバのバイアスマージンを評価した。また、これら 4つの PTLリング型回路

の周回遅延時間から、PTLの単位長さあたりの遅延時間を 8.4psec/mmと評価した[46]。 

これら本研究以前の報告において、特に文献[41]、[45]、[46]で、PTL 伝送回路の性質について

考察が与えられているが、これらの考察はいずれも SFQパルスを伝送したときの JTLの等価イン

ピーダンスを求めることに主眼が置かれていた。しかしこれは PTL伝送回路の性質の一面でしか

ない。本研究で明らかにするように、PTL伝送回路は共振器であり、その共振が PTL伝送回路に

与える影響は非常に大きい。PTL伝送回路を大規模 SFQ集積回路に用いるためには、この共振周

波数においても安定に動作する PTL伝送回路を実現することが必須である。本研究では、共振器

としての PTL伝送回路の物理的性質を考察する。そして、共振の影響を低減する回路設計上の方

法を提案する。これらの考察に基づいて、共振周波数においても安定に動作し、かつ、十分なバ

イアスマージンを有する PTL伝送回路を設計し、実証する。PTLを SFQ集積回路の配線に適用す

るためには、インピーダンス整合以外にも様々な課題がある。その課題のひとつは、交差する PTL

間のクロストークの評価と対策である。また、PTL配線を用いた SFQ集積回路の設計方法の開発

が必要である。また PTLを実回路に適用した場合の JTLに対する優位性を明らかにする必要があ

る。本章ではこれらの課題にも取り組む。 

本章ではまず、PTLと従来 SFQ回路の配線に用いられてきた JTLとの、伝搬遅延、タイミングジ

ッタ、消費電力等を比較し、SFQ回路の大規模高速化のために PTL配線の導入が必要であること

を示す。次に、PTL 伝送回路におけるインピーダンス整合理論を概説する。次に、PTL 伝送回路

が共振器であることを指摘し、共振器としての PTL伝送回路の物理的性質を考察する。そしてこ

の考察に基づき、共振周波数においても安定に動作する PTL伝送回路を設計する。次に、リング

型テスト回路を用いた PTL伝送回路の評価方法を述べる。さらに、開発したリング型テスト回路

を用いた PTL伝送回路の測定評価の結果を述べる。次に、交差する PTL間のクロストークがレシ

ーバに与える影響に関する実験と解析を述べる。さらに、PTL配線を用いた SFQ論理集積回路の

設計方法を提案し、その設計方法を用いた回路の例として、すべての論理セル間に PTL配線を用

いた 4×4スイッチチップの設計と実験結果について述べる。この 4×4スイッチを例として、JTL

配線を用いた SFQ論理集積回路と PTL配線を用いた SFQ論理集積回路について、接合数、消費

電力、レイテンシ、タイミングジッタ、タイミングばらつき等の比較を定量的に行い、PTL 配線

の SFQ論理集積回路の高性能化への寄与を明らかにする。 
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2-1：PTLを用いたSFQパルス伝送に関する物理的考察 

 

2-1-1：SFQ回路における2種類の配線－JTLとPTL 

 

 従来 SFQ回路では、論理セル間の信号伝送に JTL配線が用いられてきた。JTLは図 2-1に示す

ように Josephson接合とインダクタンスとから構成される[12]。各段の LIC積が0より小さくなる

ように設計し、各接合に適切なバイアスを供給することにより、クロックを用いずに、情報担体

である磁束量子0が次々に接合をスイッチさせて伝搬する。接合はスイッチするときに SFQパル

スを発生する。このようにして JTLでは、磁束量子0と SFQパルスとが並行して伝搬していく。

JTL配線は集中定数回路なので、幅 psec程度の超短パルスである SFQパルスを反射の発生無しに

伝搬させることができるという利点を持つ。また、1 接合あたりの遅延が数 psec と短いため

（CONNECT標準セルライブラリ[49]の JTLでは設計バイアスのとき約 4psec/接合）、所望の接合

数で構成した JTLをデータパスやクロックパスに挿入するだけで、数 psecの高精度なタイミング

調整ができるという利点を有する。また JTLの遅延はバイアスに依存するため、バイアスを制御

することにより遅延を psecオーダーで制御する可変遅延線を実現できる。これらの性質は、SFQ

集積回路を 40GHz 以上などの高速クロックで動作させるためには欠かせない重要な性質である。

しかし JTLは Josephson接合で構成されるアクティブ回路であるため以下の欠点を併せ持つ。 

 

(iv) 接合数が配線長に比例して増大する。 

(v) 消費電力が配線長に比例して増大する。 

(vi) 単位長さあたりの伝搬遅延が PTLに比べて大きい。 

(vii) 素子パラメータのばらつきという不可避な要因により、JTLに含まれる接合の個数の 1/2乗に

比例した伝搬遅延時間の設計値からのずれが発生する[30]。 

(viii)熱雑音などの不可避な要因により、JTLに含まれる接合の個数の 1/2乗に比例したタイミング

ジッタが発生する[30]。 

 

 上記(i)～(v)の欠点はいずれも、JTL配線の長さが長くなるほど顕著になり、(i)は SFQ回路の歩

留まりの低下を、(ii)は SFQ 回路の消費電力の増大を、(iii)は SFQ 回路の遅延の増大を、(iv)と(v)

は SFQ回路のタイミングエラーの発生確率の増大を、それぞれ引き起こす。このうち特に(iii)～(v)

の欠点は SFQ 回路のクロック周波数が高くなるほど顕著になることから、長い JTL 配線は SFQ

論理集積回路の動作速度を制限する要因になる。 

 一方、PTLは図 2-2に示すように、超伝導体の信号線と、超伝導体の GNDと、誘電体とから構

成される。PTL の両端に接続されている回路はそれぞれドライバ、レシーバと呼ぶ。ドライバは

PTL に信号を出力する回路であり、レシーバは PTL を伝搬してきた信号を受信する回路である。
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一般にドライバとレシーバは論理機能やメモリ機能を有さないため JTLとみなすことができる。

本研究では、ドライバ、PTL、レシーバで構成される回路（図 2-2）を PTL 伝送回路と呼ぶ。表

2-1に NECの Nb標準プロセス（JC=2.5kA/cm2）[31]の場合の JTLと PTLの比較を示す。表 2-1で、

L LLL

IC ICICIC

IB IBIBIB

Z

GNDプレーン

信号線

誘電体

マイクロストリップライン ストリップライン

ドライバ レシーバPTL
 

 

図 2-2. PTL伝送回路と PTLの構造。PTLの構造としてマイクロストリップライン（MSL）と

ストリップライン（SL）を示す。 

L LLL

IC IC
IC

IB IBIB

L

IC

IB

0

SFQパルス

 
 

図 2-1. JTLの等価回路図。IC、L、IBはそれぞれ接合の臨界電流値、インダクタンス、バイアス

電流値である。 
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JTLは、CONNECTセルライブラリの長さ 80mの 2接合 JTLセルを用いた場合を想定した1。PTL

はドライバ、レシーバにしか接合を有さないため、接合数、消費電力、タイミングばらつき、タ

イミングジッタが配線長に依存しない。さらに、伝搬遅延時間が JTLに比べて 1桁小さい。この

ことから、特に mm オーダーなどの長距離配線において、JTL を PTL で置き換えることにより、

JTL の上記(i)～(v)の欠点を大幅に軽減し、SFQ 回路の高速化、低消費電力化、高歩留まり化が可

能になると期待できる。また PTLは信号伝播遅延が JTLに比べて 1桁小さいため、配線のレイア

ウトの自由度が高く、SFQ集積回路のレイアウト設計を JTL配線の場合よりも遙かに簡便にする

という利点も有する。しかし、伝搬遅延時間が JTLに比べて 1桁小さいため、psecオーダーのタ

イミング調整を狭い面積で行うには PTLは不向きである。さらに、バイアス制御による可変遅延

線も PTLでは実現できない。 

 以上の比較から、SFQ回路の高速性を保ったまま回路を大規模化するためには PTL配線の導入

が必要である。しかし JTLも併用することが重要である。具体的には、比較的長い配線では PTL

を用いることで接合数、消費電力、伝搬遅延時間、タイミングばらつき、タイミングジッタを低

減し、psecオーダーのタイミング調整や、比較的短い配線、可変遅延線などには JTLを用いる、

ということが重要である。 

 

                                                        
1 CONNECTセルライブラリのJTLセルには様々な長さや様々な接合数のセルが存在する。最も短い長さ40mの2接合JTLセル

を用いた場合、接合数、消費電力、伝播遅延時間は表2-1の2倍になり、タイミングばらつき、タイミングジッタは表2-1の 2 倍

になる。 

表 2-1. JTLと PTLとの比較 

 JTL PTL 

接合数 
25個/mm 

（配線長に比例） 

3個 

（配線長に依存しない） 

消費電力 
9.4 W/mm 

（配線長に比例） 

W 

（配線長に依存しない） 

伝搬遅延時間 
104 psec/mm 

（配線長に比例） 

9.9 psec + 8.4 psec/mm 

（配線長に 1次依存） 

タイミングずれ a 
0.85× JTLl25  psec 

（配線長 lJTL [mm]の 1/2乗に比例） 

1.5 psec 

（配線長に依存しない） 

タイミングジッタ b 
0.09× JTLl25  psec 

（配線長 lJTL [mm]の 1/2乗に比例） 

0.16 psec 

（配線長に依存しない） 

a タイミングずれは、Furutaらのモンテカルロ計算結果[54]をもとに算出した。 
b タイミングジッタは、Teraiらの実験結果[55]をもとに算出した。 
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2-1-2：PTLとSFQ回路とのインピーダンス整合 

 

 PTLは伝送線路なので、図 2-2の PTL伝送回路を安定に動作させるためには、ドライバと PTL

との間、および、PTL とレシーバとの間で、インピーダンス整合をとることが必要である。この

インピーダンス整合の問題は Polonsky らによって最初に議論された[41]。この節では、Polonsky

らによる JTLと PTLとのインピーダンス整合の理論[41]を述べ、その理論の結果として見出され

る新たな問題を指摘する。 

図 2-3 は、一様かつ半無限の長さの JTL である。具体的には、JTL を構成するすべての接合の

IC が同一であり、かつ、すべてのインダクタンスが等しく、かつ、各接合に供給されているバイ

アス電流がすべて等しい。ある接合がスイッチしてから右隣の接合がスイッチするまでに要する

時間（言い換えれば 1接合あたりの SFQ パルスの伝搬遅延）をとする。この JTLの等価的なイ

ンピーダンスを Polonsky らは以下のように導出した[41]。以下では、JTL を構成するインダクタ

ンス Lと接合の臨界電流値 ICが次の条件を満たす場合を考える。 

 

0CLI                   (2-1) 

 

(2-1)式の物理的意味は、ここで考えている JTLが分布定数型のものであるということである。こ

の近似のもとでは、インダクタンス Lの両端の位相差が常に 2よりも非常に小さい。なぜならば、

(2-1)式の条件下では、図 2-3 の各接合は、接合の左側に接続されているインダクタンスに流れる

電流が0/Lに達するはるか前にスイッチするからである。これは以下のように示すことができる。

まずインダクタンス L を流れる電流を ILとすると、インダクタンス L の両端の位相差’(t)-(t)は

次の式を満たす。 

 

     0
0 '

2



CL LILItt 


            (2-2) 

 

(2-2)式の右から 2番目の不等号は、接合が十分バイアスされており ILが ICに達する前に接合がス

イッチすることを想定しているため成立する。また(2-2)式の最右辺は(2-1)式である。(2-2)式から

インダクタンス Lの両端の位相差は、 

 

     2'  tt                 (2-3) 

 

となる。ゆえに(2-1)式の条件下では、インダクタンス Lの両端の位相差は 2に比べて非常に小さ

い。インダクタンス Lを流れる電流 ILは、(2-2)式から、以下の式で表現できる。 
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L
ttI L
)()('

2
0 










                 (2-4) 

 

ここで JTLは一様であると仮定しているので、インダクタンス Lの両端の位相差は、同一の接合

における時間軸上での位相差に等しい。つまり、 

 

)()()()(' tttt                 (2-5) 

 

と表現できる。したがって、(2-4)式の ILは以下のように書き換えることができる。 

 

L
ttI L
)()(

2
0 










                (2-6) 

 

すでに述べたように、各インダクタンス Lの両端の位相差（(2-5)式の左辺）は常に 2よりも非常

に小さい。したがって、同一の接合における時間軸上の位相差（(2-5)式の右辺）もまた、常に 2

よりも非常に小さい。つまり、 

 

1
2

)()(





 tt
                (2-7) 

 

である。したがって、(2-6)式をについて展開し、の高次の項を無視することが可能である。の

最低次の項のみ残すと、以下の近似式が得られる。 

 

L LLL

IC IC
IC

IB IBIB

L

IC

IB

’(t)

IL(t)
V (t)

(t)

 

 

図 2-3. 一様な JTLの等価回路図。IC、L、IBはそれぞれ、接合の臨界電流値、インダクタンス、
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L
V

dt
d

L
I L











 
2

0                (2-8) 

 

ここで V は接合が発生する電圧であり、最右辺の導出には Josephson の関係式（(1-2)式）を用い

た。(2-8)式から、図 2-3の一様な JTLに SFQパルスが伝搬している場合の、JTLの等価的な特性

インピーダンスのひとつの可能な表現を得る。 

 


L

I
VZ

L
JTL                   (2-9) 

 

従って一様な JTLと特性インピーダンス Zを持つ PTLとを接続したとき、 

 


LZZ JTL                   (2-10) 

 

が満たされていれば JTLと PTLとのインピーダンス整合が成立する。(2-10)式を、JTLと PTLと

の間の SFQパルス伝送時のインピーダンス整合条件と呼ぶ。以上が Polonskyの理論である。 

ここで(2-10)式の最右辺について考察を与える。PTLの特性インピーダンス Z、および、PTLの

単位長さあたりの伝搬遅延PTLは、PTL の単位長さあたりのキャパシタンス CPTLと単位長さあた

りのインダクタンス LPTLを用いて一般に、 

 

PTL

PTL

C
LZ                    (2-11) 

PTLPTLPTL CL                 (2-12) 

 

と表現される。(2-11)式と(2-12)式から CPTLを消去すると、 

 

PTL

PTLLZ


                   (2-13) 

 

を得る。したがって、(2-10)式のインピーダンス整合条件は、 

 

PTL

PTLLL


                   (2-14) 
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と書ける。つまり、単位長さあたりのインダクタンスと単位長さあたりの伝搬遅延との比が、PTL

と JTLとで同一であれば、インピーダンス整合が実現できるということである。Polonskyらの議

論では、JTLは分布定数型のものを想定している（(2-1)式）。分布定数型 JTLはバイアスが印加さ

れている点で PTLとは異なるが、分布定数型の伝送線路である点は PTLと同じである。Polonsky

らの理論は、PTLのインピーダンスの一表式である(2-13)式の右辺の表式を、アクティブな伝送線

路である JTLにまで拡張した（(2-9)式の右辺）ものであると考えることができる。 

 Polonsky の公式（(2-10)式）から、ドライバ、レシーバと整合する PTL のインピーダンスにつ
いて以下の 2つのことが言える。まず、ドライバ、レシーバのスイッチング時間は

CJ に反比例

するため、ドライバ、レシーバと整合する PTLのインピーダンス Zは
CJ に比例する。次に、ド

ライバ、レシーバが JTL である場合、LIC積が一定であればスイッチング時間は一定である。そ

のため、LIC積一定の下では Lが ICに反比例し、は不変である。したがって(2-10)式から、ドライ

バ、レシーバのインピーダンスは ICに反比例する。 

 (2-10)式の整合条件は理想的な場合には満たされる。しかし、現実の SFQ 回路では少なくとも

以下の 2つの理由により実現することが不可能である。 

 

(a) (2-10)式の整合条件は LIC << 0の条件下で、つまり分布定数型 JTLの場合の近似理論から導

出された整合条件である。しかし SFQ集積回路で使用される JTLは集中定数型 JTLであるた

め、この近似が適用できない。 

(b) (2-10)式から、ZJTLはに依存する。は様々な要因、例えば接合の IC、接合のシャント抵抗、

インダクタンス、JTL に供給されるバイアス電流などに依存する。実際の SFQ 集積回路では

多数の PTL伝送回路を含むが、プロセスのばらつきが存在するため、SFQ集積回路内のすべ

てのドライバ、レシーバについて設計通りのを実現することは不可能である。仮にすべての

ドライバ、レシーバのを設計値に合わせられたとしても、バイアスマージンは点でしかない。 

 

従って Polonskyの理論からは、PTLと JTL（ドライバとレシーバも JTLと等価である）との間の

完全なインピーダンス整合をとることは現実的には不可能であるという問題が導き出される。ゆ

えに、現実の PTL伝送回路では、PTLのレシーバ端で発生する反射をゼロにすることはできない。

半導体回路のように配線が常伝導体であり損失を有する場合、多少のインピーダンス不整合によ

る反射波は減衰するため大きな問題にはならない。また、伝送する信号がレベル信号のように幅

広で低伝送レートであれば、反射波の影響は波形の一部に現れるだけなので大きな問題にはなら

ない。しかし、SFQ回路の場合、PTLが超伝導体であるため無損失であり、レシーバからの反射

波はほとんど減衰せずに PTL 上を伝搬してドライバに達する。さらに、SFQ 回路で扱う SFQ パ

ルスは幅 psecの RZ信号なので反射波による波形の歪みは顕著に現れる。そのため、本節で明ら

かにするように、このわずかなインピーダンス不整合によって発生する小さな反射波が、無損失

PTLの両端で多重反射を受けながら長い時間存在し、反射波に敏感な SFQパルスに大きな影響を
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与える。レシーバで発生する反射波は一般に、正のピークと負のピークを有する両極性の形状を

している2。そのため、ドライバやレシーバに反射波が達すると、ドライバ、レシーバに供給され

ているバイアス電流が一時的に増減する。反射の振幅が大き過ぎる場合には、比較的高バイアス

の条件下でバイアスと反射波を足し合わせた電流が SFQパルスの入力なしにドライバあるいはレ

シーバをスイッチさせてしまう誤動作が発生し得る。さらに、比較的低バイアスの条件下で反射

波がドライバやレシーバのバイアスを減少させてしまい、SFQ パルスの入力を受けてもドライバ

やレシーバがスイッチしない誤動作も発生し得る。これらの誤動作が発生すると、ドライバやレ

シーバのバイアスマージンが減少する。 

この反射波の影響は、信号が PTL を往復するのに要する時間 Trtと同じ周期でドライバに SFQ

パルスが入力されている場合に最も強くなると考えられる。図 2-4 に、PTL を用いてドライバか

らレシーバに SFQ パルス列を一定の時間間隔 T で繰り返し伝送する場合を示す。ある SFQ パル

ス入力を受けてレシーバがスイッチすると反射波が生じ、その反射波はドライバに向かって伝搬

する。ドライバが SFQパルスを出力してから、反射波がドライバに返ってくるまでに要する時間

を Trtとすると、 

 

rtTT                     (2-15) 

 

の場合、ドライバには後続の SFQパルス入力とレシーバからの反射波が毎回ほぼ同時に入ってく

                                                        
2 レシーバはSFQパルスを受信してスイッチするとSFQパルスを出力するが、レシーバが出力するSFQパルスはレシーバの後

段に伝播するものとレシーバの前段つまりPTL側に向かって伝播するものの両方が存在する。反射波とは、PTLからレシーバに

入射するSFQパルスとレシーバからPTLに向かって出力されるSFQパルスの差分である。信号波形の極性を議論する上では差分

は微分と同等なので（微分は差分を時間差で割り、分母の時間差を無限小にした極限ではあるが、波形の情報を有している分子

は差分と同一である）、反射波はSFQパルスを微分したものと同様の形状になる。SFQパルスは近似的に正極性のRZパルスなの

で、その微分は両極性になる。以上から、PTL伝送回路においてレシーバ端で発生する反射波は両極性の波形になる。 

T

Z

入力パルス列

反射波

 
 

図 2-4. 反射のドライバ、レシーバへの影響を説明するための模式図。 
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ることになる。ドライバは SFQパルスの入力を受けて SFQパルスを PTL上に出力するが、それ

と同時にドライバに達した反射波が PTL のドライバ端で反射されるため、ドライバが出力した

SFQパルスとドライバ端での反射波は重ね合わされて PTL上をレシーバに向かって伝搬する。こ

の SFQパルスと反射波が重ね合わされた信号の入力を受けてレシーバがスイッチすると、レシー

バは新たな反射波を発生する。それと同時に、ドライバからレシーバに伝搬してきた反射波も PTL

のレシーバ端で反射されるため、ドライバからレシーバに伝搬してきた反射波と、レシーバが新

たに発生した反射波が重ね合わされる。(2-15)式の条件下では、このプロセスが繰り返され、PTL

上を多重反射する反射波の振幅が増大する。その結果、反射波によるドライババイアス、レシー

ババイアスの変動が大きくなる。これは PTLの往復遅延時間 Trtと PTLに入力される SFQパルス

の繰り返し周期 Tとがほぼ等しい場合に起こる共振現象である。 

 

rt
res T

f 1
                   (2-16) 

 

で定義される周波数 fresを PTLの共振周波数と呼ぶ。SFQパルスの繰り返し周波数 fは、 

 

T
f 1
                    (2-17) 

 

なので、(2-15)式は以下のように書き換えられる。 

 

resff                     (2-18) 

 

同様の共振現象は、f が共振周波数 fresのハーモニクスやサブハーモニクスに等しい場合にも起こ

る。つまり、以下の(2-19)式または(2-20)式の条件が満たされるときに、共振によるドライバ、レ

シーバの動作への影響が発生する。 

 

resmff    （m：1以上の整数）            (2-19) 

 

n
f

f res   （n：2以上の整数）            (2-20) 

 

(2-19)式と(2-20）式を PTL伝送回路における共振条件と呼ぶ。fresは PTLの長さに依存する。ドラ

イバに入力される SFQパルスの繰り返し周波数 fが(2-19)式または(2-20)式の共振条件を満たす場

合、ドライバやレシーバのバイアスマージンが特に大きく減少する可能性がある。したがって PTL

伝送回路においては、共振の影響を低減する回路設計が重要であり、PTL 伝送回路の評価は共振
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周波数およびそのハーモニクスとサブハーモニクスを含む広い周波数範囲で行わなければならな

い。これらのことは、JTL配線を用いた SFQ回路にはなかった新たな問題である。しかしこれま

で、PTL 伝送回路における共振の影響とその低減のための設計方法に関する具体的な議論はなさ

れていなかった。 

実際に Polonskyのインピーダンス整合の式（(2-10)式）にしたがって、JC=2.5kA/cm2で設計した

PTL伝送回路のシミュレーションを行った。図 2-5はシミュレーションした等価回路である。PTL

の特性インピーダンスは 2、長さは 3mm である。バイアスの設計値は接合の ICの 70%である。

PTLは 40mごとにΓ型の LC回路で近似した。図 2-6 (a)に、バイアスが設計バイアスの-8%の場

合に、SFQパルスを 1個伝送した場合のドライバの出力波形を示す。図のように、レシーバから

の反射が PTLの両端で多重反射して徐々に減衰する。反射波の最大振幅はドライバ出力の最大振

幅の約 1/8であり、非常に強い反射は発生していないことが分かる。図 2-6 (b)は図 2-6 (a)の時間

軸を拡大したものである。反射波の多重反射の周期は約 55psec～65psecである。図 2-7は、図 2-5

の PTL伝送回路で、バイアスが設計値の-8%の場合について、周期 T（周波数 f=1/T）の繰り返し

パルス列を伝送した場合のレシーバの出力波形のシミュレーション結果である。図 2-7 (a)はパル

ス列の繰り返し周期が 55psecの場合であり、1発目の出力に比べて 2発目以降の出力電圧が高く

なっている。これは図 2-6 (b)のポジティブな反射がドライバの出力に重なったためであると考え

られる。つまり反射波がドライバに対してプラスのバイアスとして作用したことを示している。

一方、図 2-7 (b)は、パルス列の繰り返し周期が 65psecの場合であり、この場合は、レシーバの出

力波形が反射の影響で歪み、パルスが入力されるたびに振幅が小さくなってゆき、ついに SFQパ

ルスを出力しない誤動作を発生している。設計バイアスに対してわずか 8%低いバイアスで反射に

よる誤動作が発生した。この回路についてパルス列の時間間隔 T を変化させてバイアスマージン

をシミュレーションした結果を図 2-8 に示す。T=65psec の付近でバイアスマージンが著しく減少

している。T=60psecの場合に比べるとT=65psecの場合は下側バイアスマージンが30%程度も狭い。

このように、ドライバ出力の 1/8程度の弱い反射波が、PTL伝送回路のバイアスマージンを約 30%

も減少させる。これは、パルス列の繰り返し周波数 f が PTL の往復遅延時間 Trtで決まる PTL伝

送回路の共振周波数 fresと近い場合に、反射波が共振によって増幅されるからである。 

 

IC

L L LZ

IC IC IC

L

IB IB IB IB

 
図 2-5. Polonskyらのインピーダンス整合の式を用いて設計した PTL伝送回路の等価回路図。

IC=0.125mA、IB=0.088mA、L=7pH、Z=2。 
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図 2-8. 図 2-5の PTL伝送回路のバイアスマージンの、パルス列の繰り返し周期に対する依存性

のシミュレーション結果。バイアスは設計バイアスを基準にパーセンテージで表示している。 
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(a)         (b) 

図 2-7. 図 2-5のPTL伝送回路においてパルス列を伝送したときのレシーバ出力のシミュレーシ

ョン波形。パルス列の繰り返し周期が(a) 55psecの場合、(b) 65psecの場合。 
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(a)           (b) 

図 2-6. 図 2-5の PTL伝送回路において 1パルスを伝送したときのドライバ出力のシミュレーシ

ョン波形。(a)ドライバの出力波形と(b)その拡大図。 
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SFQ論理集積回路は現在の JC=2.5kA/cm2のプロセスでも 20～40GHzで動作する。一方、実際に

SFQ 集積回路の配線として使われうる、長さが 1～3mm 程度の PTL の共振周波数は約 20GHz～

60GHz である3。従って SFQ 集積回路内では、(2-19)式または(2-20)式の共振条件が満たされるこ

とがあり得る。また将来 JCの高いプロセスが開発されれば、SFQ回路のクロック周波数は高くな

るため、さらに短い配線で共振条件を満たすことになり、共振条件を満たす配線が出現する確率

が高くなる。つまり SFQ回路の高速化に伴って PTL伝送回路の共振が回路動作に与える問題が重

要度を増す。以上の考察から、SFQ回路において PTLの共振が重要な問題になる理由は、超伝導

PTLが無損失であるため反射が減衰せず、かつ、信号である SFQパルスが psec幅の RZであるた

め反射の影響を受けやすく、かつ、SFQ 回路が数 10GHz～100GHz 超という高速クロックで動作

するため回路の PTL配線の共振周波数とクロック周波数とが同程度になる、という SFQ回路特有

の性質に起因すると結論付けられる。 

 

2-1-3：弱い信号に対するインピーダンス整合 

 

前節で明らかにしたように、PTLを用いて SFQパルスを伝送したときに、PTLとドライバ、レ

シーバとのインピーダンス整合を完全に取ることは現実的には不可能であり、PTL の共振周波数

と等しい繰り返し周波数の SFQパルス列を伝送した場合に、共振の影響により PTL伝送回路のバ

イアスマージンが著しく減少する。実際の SFQ集積回路では、レシーバからの反射に加え、熱雑

音やクロストークなどのノイズが PTLの両端で多重反射する可能性も考えられる。そのようなノ

イズも共振により増幅され、PTL 伝送回路の動作に影響を与え得る。本研究では反射や様々な雑

音を総称して“弱い信号”と呼ぶ。本研究で扱う弱い信号の定義は、接合をスイッチさせるため

に必要な電流値に比べて十分小さい電流である4。PTL伝送回路の設計ではこれら弱い信号の影響

も考慮しなければならない。しかし、これまで弱い信号の PTL伝送回路への影響については具体

的な議論がなされていなかった。ここでは弱い信号に対する PTLと SFQ回路とのインピーダンス

整合について考察する[56]。 

Josephson 接合は SFQ パルスに対してはアクティブな素子として振舞うが、弱い信号に対して

は近似的にパッシブなインピーダンスとして振舞う。したがって、弱い信号が PTLを伝搬する場

合の PTLと JTLとの間のインピーダンス整合問題は Polonskyらの議論[41]とは異なる取り扱いを

                                                        
3 Suzukiらの実験によれば、NECのNb標準プロセスで試作されたPTLの伝搬遅延時間は約8.4psec/mmであり[46]、本研究でも

後述するように実験から8.6psec/mmとなった。ここではPTLの共振周波数をこれらの測定値から概算した。 

4 反射やクロストークなどのノイズがドライバやレシーバをスイッチさせてしまうほど強い場合はあり得るが、ノイズが入力

されたときの接合のスイッチングのダイナミクスを議論することは非常に困難である。ここではこれらのノイズによって接合が

スイッチしない場合に限定し、近似を用いた考察を展開するが、その考察はPTL伝送回路の本質的性質を明らかにするものであ

り、その結果得られる知見はPTL伝送回路の設計指針として意義のあるものである。 
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しなければならない。弱い信号に対する PTL伝送回路を図 2-9に示す。図 2-9では議論を容易に

するために、PTL に直接接続されている接合しか考慮せず、接合は線形素子で近似している。図

2-9 で、RJ、CJ、LJはそれぞれ、接合の非線形抵抗とシャント抵抗の合成抵抗、キャパシタンス、

等価インダクタンス（(1-6)式）である。 

図 2-9は PTL伝送回路が弱い信号に対して共振器として振舞うことを示している。つまり、PTL

を往復する時間の逆数である共振周波数（および共振周波数のハーモニクス）に等しい周波数を

有する信号は、PTL の両端で反射されて定在波を立てる。従って熱雑音、クロストークなどの弱

い信号の、PTL の共振周波数あるいはそのハーモニクスに等しい周波数を有する成分が繰り返し

PTL伝送回路に印加されると、それらの雑音は PTL伝送回路に蓄積される。蓄積された弱い信号

はドライバ、レシーバのバイアス電流に重畳するため、バイアスマージンの変動を引き起こす。

これらの、熱雑音、クロストーク、SFQパルス伝送時の反射波などの弱い信号の、PTL伝送回路

への影響を低減するためには、図 2-9の弱い信号に対する PTL伝送回路の共振のクオリティを可

能な限り低減することが必要である。超伝導 PTLは無損失なので、共振のクオリティを低減する

ことは図 2-9の回路の PTLの両端での反射係数を低減することによってのみ、つまり、PTLの両

端でのインピーダンス整合を改善することによってのみ実現できる。ここに、2-1-2 節で述べた

SFQパルスを伝送する場合の PTLとドライバ、レシーバとのインピーダンス整合問題とは異なる、

第 2のインピーダンス整合問題、すなわち、弱い信号が伝播している場合の PTLとドライバ、レ

シーバとのインピーダンス整合問題が存在する。図 2-9 の近似的な等価回路において、PTL のド

ライバ端での反射係数を kDRV、レシーバ端での反射係数を kRECとすると、 

 

   
  PTLDRV

PTLDRV
DRV ZfZ

ZfZ
fk




               (2-21) 

 

   
  PTLREC

PTLREC
REC ZfZ

ZfZ
fk




               (2-22) 

LJ LJRJCJ CJRJ
Z

ドライバ接合 レシーバ接合

弱い信号

 
図 2-9. 弱い信号に対する PTL伝送回路。 
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である。f は MSL を伝播する信号の周波数である。ZDRV、ZRECはそれぞれドライバ接合、レシー

バ接合を図 2-9のように線形モデルで近似したときのインピーダンスである。図 2-9から明らかな

ように、DCにおいては接合のインピーダンスは 0になる。したがって低い周波数では接合のイン

ピーダンスは非常に低く、PTL の両端での反射係数は非常に高くなる。このことから、PTL の長

さが長いほど、つまり PTLの共振周波数が低いほど、PTLの共振周波数における PTLの両端での

反射係数が高くなり、共振による弱い信号の増幅が顕著になる。例として図 2-5の PTL伝送回路

について(2-21)式、(2-22)式から PTL両端での反射係数の積を計算したものを図 2-10に示す。図の

ように、SFQ回路の動作周波数の範囲である 10GHz程度～40GHz程度では、PTLの両端での反射

係数積は約 0.8～約 1と非常に高いことが分かる。 

 

2-1-4：共振のクオリティを低減するための方法とデザイン・トレードオフ 

 

 図 2-9の回路において PTLの両端のインピーダンス整合を改善する方法として本研究では 2つ

の方法を提案する[56], [57]。ひとつは、図 2-11に示すように PTLと直列に抵抗 RSを挿入するこ

とである。PTL上を多重反射する反射波は、抵抗 RSで消費されて熱に変わり、減衰する。図 2-12 

(a)に反射係数積の RSに対する依存性を計算した例を示す。この反射係数積は、図 2-5のドライバ

接合とレシーバ接合を線形近似し、RSを挿入した場合について計算したものである。RSは反射係

数積を下げるだけではなく、PTL とドライバ接合とレシーバ接合とから構成される超伝導ループ

に磁束がトラップされることにより生成される永久電流がドライバとレシーバのバイアスマージ

ンを減少あるいはシフトさせることを防ぐために必要である[45], [46]。そのような磁束トラップ

はチップ冷却の過程や、SFQ パルスを受けたレシーバがスイッチできなかった場合などに発生す

る可能性がある。Suzukiらは磁束トラップ防止のために PTLと直列の抵抗 RSを用いている。しか

し PTLの特性インピーダンスが 4であるのに対して RSは 0.12であり[46]、DCでの反射係数積

は-0.94と非常に高い。このことから、文献[46]の PTL伝送回路は共振周波数におけるバイアスマ
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図 2-10. 図 2-5の PTL伝送回路の反射係数積。 
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ージンの減少が大きいことが予想される。 

共振のクオリティを低減するもうひとつの方法としてドライバ接合、レシーバ接合の抵抗 RJを

低くすることを提案する。これは接合のシャント抵抗を低くすることで実現できる。図 2-11 で、

ドライバ接合やレシーバ接合に到達した弱い信号は RJ、CJ、LJに分流し、このうち RJに分流した

成分が消費されて熱になり減衰する。ゆえに RJが CJ、LJのインピーダンスに比べて低いほど RJ

に分流する成分が増加し、信号の減衰が強くなる。ある JCのプロセスで作製されたある ICの接合

について RJを低減することは接合のC（(1-20)式）を低減することになる。図 2-12 (b)に反射係数

積のCに対する依存性を計算した結果を示す。この反射係数積は、図 2-5のドライバ接合とレシ

ーバ接合を線形近似し、RS=0.5を挿入した場合について計算したものである。 

図 2-12に示したように、上述した 2つの方法によって共振のクオリティを効果的に低減できる。

しかし、共振のクオリティを低減する上記の方法は、PTL 伝送回路のバイアスマージンを減少さ

せるという副作用を有する。まず RSによる回路動作への影響について述べる。弱い信号に対する

インピーダンス整合は、RS が PTLの特性インピーダンスに近づくほど向上する。しかし、RS は

ドライバの出力パルスの電圧を下げ、その結果レシーバの下側バイアスマージンを狭めるため、

RSを大きくし過ぎることはできない。さらに、RSの挿入は新たな反射生成の原因を創り出す。図

2-13 に示すように、ドライバが生成した SFQ パルスの電圧は RSによって減衰するため、RS通過
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(a)           (b) 

図 2-12. 反射係数積の(a) RS依存性と(b) C依存性。(a)は図 2-5の PTL伝送回路においてC=1

の場合の計算結果、(b)は図 2-5の PTL伝送回路に RS=0.5を挿入した場合の計算結果である。 
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図 2-11. 共振のクオリティを低減する方法。 
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後のパルスが運ぶ磁束は0よりも小さくなる。一方、レシーバはこの減衰したパルスを受けてス

イッチし、SFQパルスを生成する。レシーバが生成した SFQパルスはレシーバの前後に伝搬する。

従って PTLからレシーバに入ってくる磁束（0未満）とレシーバから PTLに出ていく磁束（0）

との間に差が生じ、この差が反射波としてドライバに伝わっていく。レシーバに伝播する磁束は

RSが高いほど減少するので、RSが高いほどレシーバで発生する反射波は強くなる。したがって RS

の挿入は、弱い信号に関する PTLとドライバ、レシーバとのインピーダンス整合を改善する働き

があるが、SFQパルス伝送に関するインピーダンス整合（(2-10)式）を悪化させる。 

一方、Cを低くすることは PTL伝送回路の動作に次のような影響を与える。Cを低くすること

によりドライバ接合のスイッチングが遅くなるためドライバの出力電圧のピーク値は下がり、波

形はブロードになる。これによりレシーバの低バイアス側のバイアスマージンを狭める。さらに、

ドライバとレシーバのスイッチング時間が長くなるので、(2-10)式から、ドライバとレシーバの等

価的なインピーダンスが低くなるため、PTL の特性インピーダンスを低く変更しない限り、SFQ

パルス伝送時の PTLとドライバ、レシーバのインピーダンス整合が悪化し、反射が強くなる。つ

まりここでも、弱い信号が伝播している場合の PTLとドライバ、レシーバとのインピーダンス整

合を改善することは、SFQパルス伝送の場合のインピーダンス整合を悪化させる。なお、Cを低

くした場合は PTLの特性インピーダンスを低くすれば、SFQパルス伝送時のインピーダンス整合

を悪化させないことが可能だが、PTLの特性インピーダンスを低く変更することは PTLの線幅を

広くすることになるため、SFQ回路の高集積化の妨げになる。 

 以上のように、共振のクオリティの低減と PTL伝送回路のバイアスマージン拡大との間にはト

レードオフの関係がある。言い換えれば、PTLと SFQ回路とのインピーダンス整合問題には、SFQ

パルス伝送の場合と弱い信号が伝搬する場合とのふたつの問題があり、これらの 2 つの整合問題

は互いに相容れない。したがって PTL伝送回路の最適化設計の本質は、SFQパルス伝送に関する

インピーダンス整合と弱い信号の伝搬に関するインピーダンス整合との間のトレードオフを最適

化することである、と結論づけられる。 

 

RS
L L L LZ
IC IC IC IC

IB IB IB IB
<0 00 0

 

 

図 2-13. RSによる磁束減少と反射生成のメカニズム。 
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2-2：PTL伝送回路の設計 

 

これまでの考察に基づき、PTL伝送回路の設計方法として以下のアプローチを提案する。 

 

(i) レシーバからの強い反射を避けるために、SFQパルス伝送時のインピーダンス整合条件（(2-10)

式）をもとに PTL のインピーダンスとドライバおよびレシーバの回路パラメータの初期値を

設定する。 

(ii) 共振の影響を低減するために、(i)のインピーダンス整合の度合いをできるだけ落とさずに可能

な限り PTL両端での反射係数積を下げる。 

 

この方法により設計した PTL伝送回路の等価回路を図 2-14に示す。最適化には Saberシミュレ

ータ[58]を用いた。この設計では最初に、レシーバ接合の ICを 0.14mAとした。すでに述べたよう

にレシーバ接合の ICが低いほど、高い特性インピーダンスの（つまり線幅の細い）PTLを使用で

きる。しかしレシーバの後段に接続される SFQ 回路の入力接合の ICとレシーバ接合の ICとに大

きな差がある場合、レシーバと後段の SFQ回路の間に中間的な ICを有する接合を挿入しなければ

ならず、接合数が増大してしまう。本研究では CONNECT セルライブラリ[49]の標準セルを用い

た SFQ論理集積回路の設計を前提としている。CONNECTセルの JTLの ICは 0.22mAであり、他

の論理セルの入力接合も JTLの接合の ICと同程度である。したがってレシーバの後段に接続する

SFQ回路の入力接合の ICは約 0.2mAであり、この入力接合とレシーバ接合とを中間接合を用いず

に直接接続するためには、レシーバ接合の ICは後段の SFQ回路の入力接合の ICのおよそ 2/1 倍

以上であることが好ましい。そのため、レシーバ接合の ICを 0.14mA（= 2/1 ×0.2mA）とした。
レシーバ接合と後段の接合、およびこれらの接合を接続するインダクタンスとで形成される 2 接

合 JTLの LIC積を仮におよそ0/2とすると、IC=0.14mAの場合、Lはおよそ 7～8pHである。また、

接合のスイッチング時間はおよそ 4psec であるので、レシーバのインピーダンス ZRECのおよその

値は(2-10)式から、 

 

  2
4
8


LZ REC                (2-23) 

 

と見積もることができる。従って PTLのインピーダンス ZPTLを 2に設定した。プロセスは NEC

の Nb標準プロセス[31]を想定した。JCは 2.5kA/cm2である。PTLは GP 層を GNDとし、BAS層

を信号線とする MSLとした。GP 層と BAS層の間は厚さ 300nmの SiO2で絶縁されている。PTL

の単位長さあたりの LPTLは Chang による超伝導 MSLのインダクタンスの式[59]を用いて計算し、

PTLの単位長さあたりの CPTLは SiO2の比誘電率rを 4として平行平板近似を用いて計算した。こ

れらの LPTLと CPTLと PTLの特性インピーダンス（(2-11)式）とから計算した結果、2の PTLの線
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幅は 34mとなった。最適化のシミュレーションでは、特性インピーダンス 2、長さ 3mmの PTL

の両端にドライバとレシーバを接続した回路モデルを用いた。(2-12)式から、3mmの PTLの往復

の伝搬遅延時間 Trtは約 43psecであり、共振周波数 fresは約 23GHzと見積もられた5。SFQ集積回

路は NECの Nb標準プロセスで 40GHz動作が実証されているため、PTL伝送回路も 40GHzで動

作することを最適化の目標とした。シミュレーションで PTL の長さを 3mm としたのは、DC～

40GHzの間に共振周波数を設定することにより、共振周波数における PTL伝送回路の動作を検証

するためである。シミュレーションでは、PTLは、長さ 40mごとに L（0.64pH）と C（0.13pF）

の型回路で近似した。長さ 40m の PTL の伝搬遅延時間は(2-12)式から約 0.3psec であり、

JC=2.5kA/cm2では SFQ パルスの幅は約 2～3psecなので、SFQ パルスには長さ 40mの PTLは集

中定数に見える。そのためこの型回路の繰り返しによる MSLの集中定数近似を用いることがで

きる。最適化では、ドライバとレシーバの共通バイアスのマージンの周波数依存性を、動作周波

数 10GHz～40GHzの範囲で計算し、共振周波数におけるバイアスマージンの減少が可能な限り小

さくなるように（言い換えれば共振の鋭さが可能な限り弱くなるように）ドライバとレシーバの

回路パラメータを調整した。その結果、ドライバ接合の ICとして 0.25mA、PTLと直列の抵抗 RD1

として 0.68 を得た。ドライバ接合とレシーバ接合のベアなMcCumber定数Cは、最適化の結果

4 となった。ドライバはスイッチング遅延を最小にするために 1 個の接合で構成した。一方、レ

シーバは 2個の接合で構成した。レシーバの初段の接合（JR1）は、PTLからのパルスを受信する

ためのレシーバ接合であり、レシーバの本体である。一方、2段目の接合（JR2）は、レシーバと

後段の SFQ回路とを接続することを考慮したバッファステージである。具体的には、JR2と LR4

から構成される部分を、CONNECT標準セルライブラリの JTLと同じ回路パラメータとした。こ

                                                        
5 PTL伝送回路におけるPTLの往復遅延時間は、正確には、PTLの往復に要する時間とドライバ接合での遅延とレシーバ接合

での遅延の和になる。しかしここでは、共振周波数の概算を見積もるため、ドライバ接合とレシーバ接合での遅延時間は無視し

た。ドライバ接合とレシーバ接合での遅延時間は、2-4節で後述するように、実験によって評価する。 

in out
JD1
0.25

(C=4)

ドライバ レシーバPTL

bias bias

LD1
0.33

LD2
2.24

LD3
1.18

RS
0.68

LR1
0.30

LR2
0.37

LR3
5.37

LR4
2.01

JR1
0.14

(C=4)

JR2
0.22

Z
2.0

RR1
22.9

RD1
8.0

 
図 2-14. 設計した PTL伝送回路の等価回路図。単位は、接合の臨界電流値は mA、インダクタ

ンスは pH、抵抗はである。設計バイアスは 2.5mVである。 
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のバッファステージを設けたことにより、レシーバの後段にいかなる CONNECTセルが接続され

ても、レシーバの動作が強く影響を受けない6、つまり PTLとレシーバのインピーダンス整合が悪

化しないようにした。最適化された PTL伝送回路の反射係数積の計算結果を図 2-15に示す。反射

係数積は最大でも 0.5 以下になるように設計されている。したがってレシーバからの反射波がド

ライバ端で反射されるときに反射波の電圧を半分以下に減衰させることができる。PTL の長さが

3mmの場合の共振周波数約 23GHzにおける反射係数積は 0.49である。シミュレーションで求め

                                                        
6 CONNECTセルライブラリの論理セルは、JTLと接続したときに、JTLと論理セルとの接続点でJTL側にも論理セル側にもバ

イアス電流が1.5A以下しか漏れないように設計されている[49]。これは論理セルとJTLとの干渉を防ぐためである。本研究のレ

シーバはCONNECTセルライブラリのJTLと同じパラメータを有するバッファステージを設けたため、セルライブラリのいずれ

の論理セルがレシーバの後段に接続された場合でも、レシーバと後段の論理セルとの接続点でバイアス電流の漏れは1.5A以下

である。このような設計により、レシーバの後段にいかなる論理セルが接続された場合でも、PTLとレシーバとのインピーダン

ス整合の度合いが強く変化しないようにした。 

-50
-40
-30
-20
-10

0
10
20
30
40

5 10 15 20 25 30 35 40 45

バ
イ
ア
ス

[%
]

動作周波数 f [GHz]

±22.3%
上側バイアスマージン

下側バイアスマージン

 

図 2-16.ドライバとレシーバの共通バイアスのマージンの、動作周波数依存性のシミュレーショ

ン結果。バイアスは設計バイアスに対するパーセンテージで表示されている。 

0
0.1
0.2
0.3
0.4
0.5
0.6

0 20 40 60 80 100

|k d
rv

|×
|k r

ec
|

周波数 f [GHz]  
図 2-15. 設計した PTL伝送回路の反射係数積。 
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たドライバとレシーバの共通バイアスのマージンの動作周波数依存性を図 2-16に示す。図 2-5の

PTL伝送回路の周波数特性（図 2-8）に比べると、共振の影響が非常に小さくなるように設計でき

ていることが分かる。これはレシーバ端での強い反射を回避するために適切な PTLのインピーダ

ンスを設定し、かつ共振に配慮して反射係数積を十分下げたためである。 

 

2-3：PTL伝送回路評価用リング型テスト回路と評価方法 

 

 一般の論理セルの評価や JTL等の配線セルの評価と異なり、PTL伝送回路の評価においては、

共振が PTL伝送回路に与える影響を評価することが重要かつ不可欠である。そのため、PTL伝送

回路は、共振周波数を含む広い動作周波数範囲でバイアスマージンの動作周波数依存性を測定評

価する必要がある。そのような測定評価のために、PTL 伝送回路評価用リング型テスト回路と、

そのテスト回路を用いた評価方法を開発した。リング型テスト回路は、Polonskyら[60]、および、

Goldbinら[61]によって提案され、セルレベルの SFQ回路の高速動作実証に使用された。リング型

テスト回路の利点は、高速の測定器を用いずに、SFQ回路の 10GHz以上などの高速動作評価が可

能な点にある。このリング型テスト回路を PTL伝送回路の評価に用いた例は 2つ報告されている

[44], [46]。Guptaらは、リング型テスト回路を用いて PTLの単位長さあたりの伝搬遅延時間を評

価した[44]。その後 Suzukiらにより初めて、リング型テスト回路を用いた PTL伝送回路の高速動

作時のバイアスマージンの測定評価が行われた[46]。しかし、Suzuki らの高速動作評価は PTL の

共振周波数を含まない離散的な 4つの周波数だけで行われており、共振周波数における PTL伝送

回路の評価はこれまでに行われていない。本研究では共振周波数を含む広い動作周波数領域での

PTL 伝送回路の周波数特性を評価することを目的に、従来のリング型テスト回路を応用し、PTL

伝送回路評価用のテスト回路と評価方法を開発した。 

 図 2-17は、PTL伝送回路用に開発したリング型テスト回路の構成図である。PTL伝送回路用リ

ング型テスト回路は、PTL 伝送回路（ドライバ、PTL、レシーバで構成される回路であり、被測

定回路である）、DC/SFQ、固定バイアスブロック、可変遅延線（Variable Delay Line; VDL）から構

成される。VDL は、他の回路部分と別バイアスになっている JTL であり、VDL のバイアスを変

化させることにより遅延時間を外部から制御できる。固定バイアスブロックは、JTL とコンフル

エンス・バッファ（Confluence Buffer; CB）で構成される。固定バイアスブロックのうち、ドライ

バと VDLの間に挿入されている固定バイアス回路は 8接合の JTLであり、レシーバと VDLの間

に挿入されている固定バイアス回路は 8接合の JTLと CBである。固定バイアスブロックを構成

する接合のうちのひとつの接合の平均電圧を測定するためにモニター端子を設けた。以下ではこ

の平均電圧をモニター電圧 Vと呼ぶ。リング型テスト回路に DC/SFQから SFQパルスを入力する

と、SFQパルスはリング型テスト回路を周回し、モニター電圧 Vは有限になる。Josephsonの関係

式（(1-9)式）から、SFQパルスの周回周波数 fとモニター電圧 Vの間には以下の関係がある。 
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0


Vf                   (2-24) 

 

リング型テスト回路に 1 個の SFQ パルスが周回しているときのモニター電圧をV と定義する。

Vは VDLのバイアス IBに依存する。N個の SFQパルスがリング型テスト回路を周回していると

きのモニター電圧 Vは、以下の式で表される。 

 

   BB IVNINV ,                 (2-25) 

 

N個の SFQパルスが周回しているときの PTL伝送回路のスループット Tは、ドライバ、レシーバ

の動作周波数 fに等しいので、(2-24)式と(2-25)式とから、 

 

       
00

,
,,







 BB
BB

IVNINVINfINT           (2-26) 

 

と表される。 

SFQ 回路は、各セルがインダクタで接続されているため、セル間のアイソレーションが悪い。

そのため、固定バイアスブロックを挿入せずに VDL とドライバを直接接続したり、VDL とレシ

ーバを直接接続すると、VDL のバイアスを増減させたときに7、VDL のバイアス電流の一部がド

ライバやレシーバ側に漏れ出たり、逆にドライバやレシーバのバイアス電流の一部が VDLに漏れ

出てしまい、その結果ドライバやレシーバのバイアスが変動し、正確なバイアスマージンの測定

                                                        
7 後述するように、リング型テスト回路を用いた測定評価では、ドライバとレシーバの動作周波数を変化させるためにVDL

バイアスを変化させながらバイアスマージンを測定する。 

Input Monitor Voltage V

D

R

D/S

CB

Variable Delay Line (VDL) 2- MSL

JTLJTL

JTL

Fixed-biased block

 
図 2-17. PTL伝送回路評価用リング型テスト回路の構成図。D、R、D/S、CBはそれぞれ、ドラ

イバ、レシーバ、DC/SFQコンバータ、コンフルエンス・バッファである。 
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ができない。この VDLバイアスを変化させたときの漏れ電流の影響を回避するために、言い換え

れば VDLとドライバのアイソレーションおよび VDLとレシーバのアイソレーションを向上する

ために、固定バイアスブロックの挿入は必須である。 

 図 2-17のリング型テスト回路を用いた PTL伝送回路の評価方法を説明する。ここでは説明の便

宜上、レシーバの評価方法を説明するが、ドライバの評価も同様の方法で行う。まず、リング型

テスト回路のすべてのバイアスをバイアスマージンの中央に設定する。これは、被測定回路であ

る PTL伝送回路以外の回路が誤動作を発生する確率を無視できるレベルに下げるためである。こ

の状態で DC/SFQから SFQパルスを入力する。すると SFQパルスはリング型テスト回路を周回す

る。リング型テスト回路の構成要素のいずれかが誤動作を起こさない限り、SFQ パルスは周回を

続ける。SFQパルスが周回している状態で、モニター電圧 Vを測定する。SFQパルスの周回周波

数 fは、(2-24)式で計算する。fは PTL伝送回路の動作周波数 fに等しい。また fは PTL伝送回路

のスループット Tに等しい。レシーバのバイアスマージンはこのモニター電圧 Vを保持できるよ

うなレシーババイアスの範囲として定義できる。したがって、モニター電圧 Vを測定しながらレ

シーバのバイアスを変化させ、室温からパルスを入力した直後の Vを維持できるレシーババイア

スの範囲を測定することによってレシーバのバイアスマージンを測定する8。レシーバが誤動作を

発生すると周回している SFQパルスの個数に増減が生じる。その結果、モニター電圧 Vに飛びが

生じる。レシーバの誤動作の発生確率が十分低ければ、誤動作が短時間に 2 回以上発生する確率

は無視できるため、一旦飛びを生じたモニター電圧 Vはその値を維持するので、低速のディジタ

ルマルチメータで誤動作を検出することができる。PTL伝送回路の動作周波数 fは、VDLのバイ

アスを変えることにより変化させる。この方法による周波数可変範囲は比較的狭いが、周回させ

る SFQパルスの個数 Nをも変えることにより、さらに広い周波数範囲でのバイアスマージンの測

定が可能である。このようにしてレシーバのバイアスマージンを、共振周波数を含む広い動作周

波数領域で測定する。上記と同様の方法で、ドライバのバイアスマージンや、ドライバとレシー

バの共通バイアスのマージンの周波数特性を測定できる。 

 

2-4：PTL伝送回路のバイアスマージンの周波数特性の測定評価と

解析 

 

 最適化した図 2-14の PTL伝送回路を評価するために、図 2-17のリング型テスト回路を設計し、

NECの Nb標準プロセス[31]で試作した。試作したリング型テスト回路の顕微鏡写真を図 2-18に

                                                        
8 モニター電圧Vは揺らぎを持っている。また、レシーバやドライバのバイアスを変化させるとVは変化する。しかし2-4節で

述べるように、Vのこれらの揺らぎや変化よりも、周回するSFQパルスの個数Nが変化したときのVの飛びが十分大きくなるよう

にリング型テスト回路を設計することにより、周回するSFQパルスの増減、つまりPTL伝送回路の誤動作を明確に検出できる。 
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示す。モニター電圧 Vを計測する接合の直近には 5抵抗を接続し、Vをモニターするラインの

特性インピーダンスは 50とした。これは、モニターラインが接続されているパッド等で発生す

る反射の接合への影響を低減するために、接合の直近で整合終端させたものである。図 2-19に示

したように、評価チップをセラミックパッケージにワイヤボンディングで実装し、そのセラミッ

クパッケージを図 2-20 の測定治具に実装し、測定治具を液体ヘリウムに浸してチップを 4.2K に

冷却し、測定評価を行った。まず PTLの伝搬遅延時間の測定を行った。測定方法は基本的に Suzuki

らが行った方法[46]と同じである。リング型テスト回路に設計バイアス（2.5mV）を供給した状態

で、SFQパルスを 1個周回させ、モニター電圧 Vを測定した。この測定を 500回行い、測定され

た 500のモニター電圧 Vの平均値<V>を計算した。得られたモニター電圧の平均値<V>から、(2-24)

式を用いて周回周波数 fを計算し、SFQパルスがリング型テスト回路を 1周するのに要する時間、

すなわち周回遅延時間（=1/f）を計算した。この一連の測定を、PTLの長さが 1mm、2mm、3mm、

4mmの 4種のリングテスト回路について行った。図 2-21にこのようにして得られた周回遅延時間

の PTL 長さ依存性を示す。この測定から、PTL の単位長さあたりの遅延時間は約 8.6ps/mm と評

価された。この値は NECの Nb標準プロセスで測定された Suzukiらの実験結果（8.4psec/mm）[46]

とよく一致する。 

 

 

チップ（5mm×5mm） セラミックパッケージボンディングワイヤ

 
図 2-19. セラミックパッケージに実装された評価チップ。 

 
DRV

REC

VDL

Input

Voltage Monitor

PTL (2 2mm)

1.3 mm
 

図 2-18. 試作したリング型テスト回路の顕微鏡写真。 
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次に、リング型テスト回路を用いて、PTL 伝送回路のバイアスマージンの動作周波数依存性を

測定した。測定の具体的な手順は以下のとおりである。 

 まず、ΔVの測定を行う。リング型テスト回路に、DC/SFQから 1個のパルスを入力し、その直

後にモニター電圧 Vを測定する。この測定を M回行う。測定器やバイアスが時間的に揺らいでい

るため、この測定の結果得られる M個のモニター電圧 Vはある平均値と標準偏差を有する分布に

なる。この分布の平均値をΔV の測定結果とする。PTL 伝送回路のバイアスマージンの動作周波

数依存性を測定するときに VDLをいくつかの値（例えば設計値の-20%、-10%、±0%、+10%、+20%）

に変化させて測定するため、ΔVは、それぞれの VDLの値の場合について測定しておく。 

 次に、測定で得られたΔV を用いて、PTL 伝送回路のバイアスマージンの周波数依存性を測定

する。測定は以下の手順で行う。以下では例としてレシーバの下側バイアスマージンの測定を説

180
185
190
195
200
205
210
215
220

0 1 2 3 4 5

周
回
遅
延

[p
se

c]

PTL長さ [mm]

PTLの遅延時間：約8.6ps/mm

 
図 2-21. PTLの遅延時間の測定結果。 

室温I/Oコネクタ

セラミックパッケージが実装されるエリア

セラミックパッケージと室温I/Oコネクタを接続する同軸ケーブル

 
図 2-20. 測定治具。 
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明するが、レシーバの上側マージン、ドライバのバイアスマージンも同様の手順で測定できる。 

 

(1) リング型テスト回路のすべての構成要素のバイアスをバイアスマージンの中央に設定し、SFQ

パルスを N個入力してリングを周回させ、そのときのモニター電圧 Vを測定する。これを Vold

とする。 

(2) この状態からレシーバのバイアス電流をΔIだけ減少させ、その直後にモニター電圧 Vを測定

する。このとき、 

 

2
VVV old


                 (2-27) 

 

であれば、周回していた SFQパルスの消失あるいは新たな SFQパルスの生成、すなわちレシーバ

の誤動作が発生したと判断し、そのときのレシーババイアス電流値にΔIを加算した値をレシーバ

の下側バイアスマージンとして記録する。一方、SFQ パルスの消失や生成が観測されない場合は

Vを新たな Voldとして(2)の手続きを繰り返す。 

(3) (1)～(2)の測定を複数回繰り返すことにより、レシーバの下側バイアスマージンの分布を得る。

この分布の平均値をレシーバの下側バイアスマージンの測定結果とする。 

(4) (1)～(3)の測定を、VDL バイアスを変えて行う。その際、(2-27)式のΔV は、事前の測定で得

られた各 VDLバイアスに対応するΔVの値を用いる。 

(5) (1)～(4)の測定を、リング型テスト回路を周回する SFQパルスの個数 Nを変えて行う。 

 

以上の測定により、レシーバの下側バイアスマージンの周波数特性を得る。同様にして、レシー

バの上側バイアスマージン、ドライバの上下のバイアスマージン、あるいはレシーバとドライバ

の共通バイアスの上下のマージンなどの周波数特性を測定できる。 

上述の測定方法にしたがって PTL伝送回路の測定評価を行った。測定を行った PTL伝送回路は

PTLの長さが 2mmのものである。まずVの測定を行った。室温から 1個のパルスを入力し、そ

の直後にモニター電圧 Vを測定する、という測定を 500回行った。PTL伝送回路のバイアスマー

ジンの周波数特性を測定する際にVDLを設計値の-24%～+14%にわたる 12個の値に変化させるた

め、V もこれらの 12 個の VDLバイアスの場合について測定した。その結果、VDLバイアスが

設計値の-24%～+14%の間では、Vの平均値は 9.41V～12.25Vであり、これに対し、Vの標準

偏差は最大でも 0.73VとVの平均値の 1/10以下であった。したがって、バイアスマージンの測

定において、リング型テスト回路を周回する SFQパルスの個数 Nの変化によって発生するモニタ

ー電圧 Vの変化は明確に検出することができる。 

次に、PTL 伝送回路のバイアスマージンの動作周波数依存性を、上述した手順に従って測定し

た。測定は長い時間を要するため、LabVIEW [62]で作成した自動測定プログラムを用いて行った。

上述した測定手順におけるΔIは設計バイアスに対して 0.3%と設定した。図 2-22に、VDLバイア
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スが設計値のときに、2個の SFQパルスを周回させた場合にレシーババイアスをΔI（設計バイア

スに対して 0.3%）ずつ下げながら測定したモニター電圧 Vの測定結果（上記(2)の測定）を示す。

レシーババイアスを下げていくとレシーバの動作周波数が低下するためモニター電圧 Vが若干低

下する。しかしこの低下の大きさはΔV（VDLが設計バイアスの時は 11.4V）に比べると非常に

小さく、周回している SFQパルス数が保持されていることが分かる。そしてあるところまでレシ

ーババイアスを下げた時に、モニター電圧 Vが大きく低下している。その時のモニター電圧 Vの

低下はおよそ 10V であり、VDL バイアスが設計値の時ΔV（11.4V）と同程度である。このこ

とから、このモニター電圧 Vの急激な低下は、周回していた SFQパルスが 1個消失したことを示

している。レシーバの下側バイアスマージンは Vが急激な低下を示す直前のバイアス値である。

この測定を、SFQ パルスの個数 N と VDL バイアスを変えることにより、広い動作周波数で行っ

た（上記(3)、(4)の測定）。図 2-23に測定結果を示す。25～26GHzで共振によりバイアスマージン

が減少している。しかし、共振周波数を含む 40GHz までの周波数領域で±23.4%の広いバイアス

マージンが得られた。PTL伝送回路の共振周波数 fresは、PTLの往復の伝播遅延時間とドライバ接

合での遅延時間とレシーバ接合での遅延時間との和の逆数である。また、PTL の単位長さあたり

の伝播遅延時間は図 2-21の測定から約 8.6psec/mmである。したがって、PTLの長さを l [mm]、

ドライバ接合での遅延時間とレシーバ接合での遅延時間の和をJ [psec]すると、PTLの共振周波数

fres [GHz]は以下のように表すことができる。 

 

][
6.8
1000 GHz

l
f

J
res 

                (2-28) 

 

図 2-23の測定結果から、PTLの長さ lが 2mmの PTL伝送回路では共振周波数はおよそ 25～26GHz

である。(2-28)式で l=2 [mm]、J =5 [psec]とすると fresは 25.4GHzとなり、実験結果とよく合う。

つまり、本研究で設計、試作した図 2-14の PTL伝送回路の共振周波数 fresは、(2-28)式でJ =5 [psec] 
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図 2-22. バイアスマージンの測定評価で得られたモニター電圧Vのレシーババイアス依存性の

一例。 
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とおいて計算することにより見積もることができることが明らかになった。この結果は本研究の

次節以降の実験で様々な PTL伝送回路の共振周波数を見積もるために用いる。 

以上のように、本研究で開発した図 2-17のリング型テスト回路とその評価方法を用いることに

より、PTL 伝送回路の共振によるバイアスマージンの減少の測定評価を初めて実現した。また、

本研究で開発した PTL伝送回路（図 2-14）は、共振によるバイアスマージンの減少はあるが、PTL

の長さが 2mmの場合に、共振周波数を含む 10GHz～40GHzの動作周波数範囲で±23.4%と十分広

いバイアスマージンを有することが示された。 

 

2-5：PTL間のクロストークのPTL伝送回路への影響 

 

SFQ回路の配線に用いられる PTLには、配線の下側または上側にのみ GNDプレーンが設けら

れているマイクロストリップライン（Microstrip Line; MSL）と、配線の上下両側に GNDプレーン
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図 2-23. (a)ドライババイアス、(b)レシーババイアス、および、(c) ドライバとレシーバの共通

バイアスの、マージンの周波数特性の測定結果。 
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が設けられているストリップライン（Strip Line; SL）とがある（図 2-2）。このうちMSLは SLに

比べて必要な配線層数が少ないため、配線層数の比較的少ないプロセスで作製する SFQ回路の配

線として用いられる。SFQ 集積回路内に多数の MSL配線を用いた場合、MSL同士が交差する箇

所が発生する。図 2-24に交差したMSLを示す。大規模な SFQ論理集積回路になるほど、図 2-24

のようなMSLの交差部が多数発生すると考えられる。MSLは片側にしか GNDプレーンを設けな

いため、MSLの交差部ではMSL間に寄生キャパシタンス CPが存在する。NECの Nb標準プロセ

スで図 2-24の交差する MSLを作製した場合、下側の MSLは BAS層、上側の MSLは COU層で

作製することになる。BAS層と COU層の間の SiO2層間絶縁膜（r～4）の厚さは 400nmなので、

交差部の寄生キャパシタンス CPは MSL の線幅が 34m の場合でも 0.1pF のオーダーであり非常

に小さいが、SFQ パルスの立ち上がり時間が数 psec と非常に速いため、2-5-1 節で示すようにド

ライバやレシーバの ICに比べて無視できない大きさのクロストーク電流を発生し、ドライバやレ

シーバの動作に影響を与える可能性がある。具体的な例として、交差するMSLのうち上側のMSL

に SFQパルスが伝送されると、交差部の寄生キャパシタンス CPを介して下側のMSLにクロスト

ークノイズが流れる。このクロストークノイズが下側MSLの両端に接続されているドライバとレ

シーバのバイアスを変動させ、動作に影響を与えることが予想される（図 2-24 の①）。また、上

側 MSLに SFQ パルスを伝送したときに MSL交差部の CPを通して信号の一部を損失するため、

この SFQ パルスを受信するレシーバの下側バイアスマージンが減少する可能性もある（図 2-24

の②）。さらに交差部のインピーダンス不整合での反射により、上側 MSL に接続されているドラ

イバの上側バイアスマージンが減少する可能性も考えられる（図 2-24の③）。PTLを SFQ集積回

路に導入するには、これらの MSL 交差部におけるクロストークの PTL 伝送回路への影響を明ら

かにし、その対策を検討することが必要不可欠である。そこで本節では、交差する超伝導MSL間

CP

IC ICIB IB

IC IB

IC
IB

③交差部の不整合に起因する反
射によるドライバのマージン減少

②交差部でのエネルギー損失に
よるレシーバのマージンの減少

①クロストーク電流によるドライ
バ、レシーバのマージン減少

 
 

図 2-24. 交差するマイクロストリップライン間のクロストークの影響。 
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のクロストークがMSLに接続されているドライバ、レシーバに与える影響について、実験によっ

て評価を行い、さらにシミュレーションも用いてそのメカニズムを明らかにする。 

MSL間のクロストークがドライバとレシーバに与える影響については、Dimovらが理論的研究

を行っている[63]。Dimov らは、交差する MSL 間の寄生キャパシタンスを有限差分時間領域

（Finite-Deference Time-Domain; FDTD）法を用いて計算し、寄生キャパシタンスを介して流れる

クロストークノイズが、ドライバとレシーバの上側バイアスマージンを減少させることを理論的

に予測した[63]。これに対し本研究では、2-2節で設計した PTL伝送回路（図 2-14）のレシーバに

ついて、上側バイアスマージンだけでなく下側バイアスマージンについても実験的に評価し、解

析を行った[64]。 

 

2-5-1：クロストーク評価回路の設計 

 

 交差する MSL 間のクロストークノイズが PTL 伝送回路に与える影響を評価するための評価回

路を設計した。図 2-25に設計した評価回路の構成図と、NECの Nb標準プロセス[31]で試作した

評価回路の顕微鏡写真を示す。JCは 2.5kA/cm2である。図 2-25 に示すように、この評価回路は 2

つのリング型回路で構成される。MSLの交差部において上側に位置するMSLを上側MSLと呼び、

上側 MSL を有するリング型回路を上側リング回路と呼ぶ。また、MSL の交差部において下側に

 

(a)             (b) 

図 2-25. クロストーク評価用のリング型テスト回路の(a)構成図と(b)顕微鏡写真。D、R、J、VDL、

D/S、CBはそれぞれ、ドライバ、レシーバ、固定バイアス JTL、可変遅延線、DC/SFQコンバ

ータ、コンフルエンス・バッファを示す。 
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位置するMSLを下側MSLと呼び、下側MSLを有するリング型回路を下側リング回路と呼ぶ。そ

れぞれのリング回路は基本的に同じ構成であり、特性インピーダンス 2、長さ 3mmのMSL、ド

ライバ、レシーバ、VDL、固定バイアスブロック、DC/SFQ から構成される。固定バイアスブロ

ックは、JTLと CBから構成される。MSLは BAS層で作製されており、線幅は 34mである。図

2-26に、MSLの交差部の断面概略図を示す。MSLの交差部では、上側MSLは COU層、下側MSL

は BAS層で作製されており、上側MSLと下側MSLは厚さ 400nmの SiO2で絶縁されている。SiO2

の比誘電率rを 4とすると、交差部での上側MSLと下側MSLの間の寄生キャパシタンス CPは平

行平板近似で約 0.1pF と見積もられる。ここでクロストーク電流 Icrosstalkのオーダーを見積もる。

図 2-25の上側 MSLにノイズ源となる SFQパルスが伝搬すると、この SFQパルスがMSL交差部

に達したときに寄生キャパシタンス CPを介して下側 MSLにクロストーク電流 Icrosstalkが流れる。

SFQパルスの電圧を Vnoiseとすると、クロストーク電流 Icrosstalkは、 

 

dt
dV

CI noise
Pclosstalk                  (2-29) 

 

である。クロストーク電流のオーダーを見積もるために、ここでは図 2-27のように SFQパルスを

半値幅の二等辺三角形で近似する。SFQパルス電圧 Vnoiseの時間積分は0なので、この近似のも

とでは Vnoiseのピーク値は0/となる。したがって Icrosstalkは、 

 

][2
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dt
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             (2-30) 
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図 2-26. MSLの交差部の断面概略図。（ ）内の数字は厚さである。コンタクトホールは 33m

×33mである。 
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である。JC=2.5kA/cm2でははおよそ 2psec であるので、(2-30)式から、Icrosstalkはおよそ 0.052mA

と見積もられる。CPを介して流れる Icrosstalkは下側 MSLで 2 つに分流してドライバ端とレシーバ

端に伝搬する。したがって、下側 MSL のドライバ端、レシーバ端にそれぞれおよそ 0.026mA の

クロストーク電流が伝搬する。この 0.026mAという電流値は、レシーバの IC（0.14mA）の約 18%

であり、ドライバの IC（0.25mA）に対しては約 10%であり、無視できない大きさである。レシー

バはドライバよりも ICが低いため、特に強くクロストーク電流の影響を受ける。 

図 2-25の評価回路では、下側リング回路のドライバとレシーバが被測定回路である。上側リン

グ回路は、下側リング回路に対してクロストークノイズを印加するために用いる。そのため以下

では、上側リング回路を周回する SFQパルスをノイズ源 SFQパルスと呼ぶ。上側リング回路を周

回するノイズ源 SFQパルスがMSL交差部を通過するたびに、寄生キャパシタンス CPを介して下

側MSLにクロストークノイズが印加される。そのクロストークノイズは下側リング回路のドライ

バ、レシーバの動作に影響を与える。本研究では、クロストークの影響が特に強いレシーバにつ

いて、クロストークの影響を明らかにする。具体的には、ノイズ源 SFQパルスが周回していない

場合と、ノイズ源 SFQパルスが周回している場合の 2つの場合について、下側リング回路のレシ

ーバのバイアスマージンを測定し、上記 2 つの場合について得られたバイアスマージンを比較す

ることにより、クロストークノイズによるレシーバのバイアスマージンの減少分を測定評価する。 

 

2-5-2：測定評価 

 

 レシーバのバイアスマージンの測定方法は 2-3節～2-4節で述べたとおりである。最初に、図 2-25

の評価回路のすべての構成要素のバイアス電流をバイアスマージンの中央に設定し、下側リング

回路の DC/SFQから SFQパルスを入力し、下側リング回路に SFQパルスを周回させる。この状態

で、下側リング回路のレシーバのバイアス電流を段階的に変化させる。バイアスを変化させた直

後に毎回、固定バイアスブロックの中の接合の平均電圧（以下ではこれをモニター電圧 Vと呼ぶ）



CP

 
2

crosstalkI 
2

crosstalkI

上側MSL

下側MSL

ノイズ源SFQパルス

ドライバ接合 レシーバ接合

 


0

 
図 2-27. MSLの交差部におけるクロストーク電流の見積り。 
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を計測する。バイアスマージンは、レシーババイアスが初期値のときに周回させた SFQパルスの

個数 Nが保持されるバイアス範囲と定義される。実際の実験ではこの測定を 10回行い、得られた

10個のバイアスマージンを平均することにより、レシーバのバイアスマージンを得た。測定され

た 10個のバイアス値の標準偏差は 1%以内であった。レシーバの動作周波数 fopは、下側リング回

路に周回させる SFQパルスの個数 Nと、下側リング回路の VDLのバイアスを変化させることに

よって変化させた。 

 最初に、上側リング回路にノイズ源 SFQ パルスが周回していない場合、すなわち、下側 MSL

にクロストークノイズが印加されていない場合（図 2-28 (a)）について、下側リング回路のレシー

バの下側バイアスマージン M0Lと上側バイアスマージン M0Uを、fop=10GHz、20GHz、30GHz の

場合について測定した。次に、上側リング回路にノイズ源 SFQパルスが周回している場合、すな

わち、下側MSLにクロストークノイズが印加されている場合（図 2-28 (b)）について、下側リン

グ回路のレシーバの下側バイアスマージン M1Lと上側バイアスマージン M1Uの、ノイズ源 SFQ

パルスの周回周波数 fnoiseに対する依存性を、fop=10GHz、20GHz、30GHzの場合について測定した。

これら 2 つの測定結果から、クロストークノイズがある場合とない場合の差、つまり、クロスト

ークノイズによる下側バイアスマージンの減少分ΔML と上側バイアスマージンの減少分ΔMU を

計算した。ここで、 

 

LLL MMM 10                  (2-31) 

D
RV R

EC

ノイズ源パルス
（ f = fnoise ）

クロストークノイズ

信号パルス
（ f = fop ）

信号パルス
（ f = fop ）

D
RV R

EC

 

(a)       (b) 

 

図 2-28. クロストークの PTL伝送回路への影響の評価方法。クロストークノイズを(a)印加しな

い場合と(b)印加した場合。 
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UUU MMM 10                 (2-32) 

 

である9。ノイズ源 SFQパルスの伝送レート fnoiseは、上側リング回路の VDLバイアスと上側リン

グ回路に周回するノイズ源 SFQ パルスの個数を変化させることにより変化させた。ML および

MUの対する依存性を測定した。 

図 2-29 (a)に、fop=10GHzに固定し、fnoiseを 5GHz～30GHzまで変化させた場合の M1Lと M1Uの

fnoiseに対する依存性を測定した結果を示す。図 2-29 (b)は、図 2-29 (a)の上側バイアスマージン付

近と下側バイアスマージン付近を拡大したものである。図 2-29 (b)で、点線で示したのは fnoise=0

のとき、つまりクロストークノイズが印加されていないときのバイアスマージン M0L、M0Uである。

図から分かるように、M1Lは M0Lより狭く、M1Uも M0Uより狭くなっており、クロストークの影

響でバイアスマージンが減少することが確認された。この測定を、fop=10GHz、20GHz、30GHzの

3通りの場合について行った。これらの一連の測定から得られたΔML、ΔMUの fnoiseに対する依存

性を図 2-30に示す。図から分かるように、上側バイアスマージンと下側バイアスマージンとで大

きな違いが見られた。測定から明らかになった結果は以下の通りである。 

 

(i) クロストークノイズは、レシーバの上側バイアスマージンよりも下側バイアスマージンを

大きく減少させた。 

(ii) fnoiseが約 18GHz と約 27GHz のとき、MLは極大値をとった。18GHz は下側 MSL の共振

周波数 fresとほぼ一致する（(2-28)式でJ=5psec とおいた式から見積もられる下側 MSL の

共振周波数は約 18GHzである）。また、27GHzは fresの 3/2倍にほぼ一致する。 

(iii) MLとMUは、下側 PTL伝送回路の動作周波数 fopにはほとんど依存しない。 

 

上記の測定結果のうち(ii)は、共振によってクロストークノイズが増幅された結果だと考えられる。

図 2-31に、共振によってクロストークノイズが増幅されるメカニズムを示す。寄生キャパシタン

ス CPを介して下側MSLに印加されたクロストークノイズは、下側MSLの両端に向かって伝播す

る（図 2-31 (a)）。下側MSLの端部に達したクロストークノイズは、反射され、反対側のMSL端

部に向かって伝播する。このようにして、クロストークノイズは下側MSLの両端で多重反射され

て往復する。この多重反射の周波数は、下側 MSL の共振周波数 fresに等しい。したがって、fnoise

が fresと一致する場合、下側MSL上を多重反射しているクロストークノイズがMSL交差部に達す

るたびに、上側MSLを周回するノイズ源 SFQパルスもMSL交差部に達して、寄生キャパシタン

ス CPを介して新たなクロストークノイズを下側MSLに印加する（図 2-31 (b)）。つまり新たなク

ロストークノイズがすでに存在するクロストークノイズに重畳され、その結果下側MSLを伝播す

                                                        
9 本節では、バイアスは設計バイアスに対するパーセンテージで表示する。つまり、設計バイアスを0%とし、設計バイアス

に比べて10%低いバイアスは-10%、設計バイアスより10%高いバイアスは+10%などと表示する。 
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るクロストークノイズは増幅される。これが共振によるクロストークの増幅である。図 2-31では

fnoise～fresの場合を示したが、fnoiseが fresの 1/2の整数倍の場合にも同様の増幅が起こる。そのため、

下側MSLの共振周波数の 1.5倍である 27GHzでもクロストークによるMの極大が起こった。 

 次に、ノイズ源 SFQ パルスの周回周波数 fnoiseが fresに等しい場合について、つまり共振により
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図 2-30. fop=10, 20, 30GHzの場合に測定された(a) MLの fnoise依存性と(b) MUの fnoise依存性。 
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図 2-29. (a) fop=10GHzの場合に測定されたMLとMU、および、(b)その拡大図。 
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クロストークノイズが最も大きな影響を与える場合について、下側リングのレシーバのバイアス

マージン（M1LとM1U）の動作周波数 fopに対する依存性を、動作周波数 fopが 5GHz～30GHzの範

囲で測定した。測定結果を図 2-32に示す。図 2-32には、クロストークノイズが存在しない場合の

バイアスマージン（M0Lと M0U）の fopに対する依存性も合わせて示した。レシーバの上側バイア

スマージンはクロストークノイズによりほとんど減少せず、下側バイアスマージンは fopが 5GHz

から 30GHzにわたって、クロストークノイズにより約 5～8%減少した。レシーバのバイアスマー

ジンは、クロストークノイズが共振によって増幅されている状況下でも、fopが 5GHzから 30GHz

の範囲で設計バイアスの-13.7%～+45.8%と広い。以上の測定結果から、MSL交差部が存在する場

合はレシーバの下側バイアスマージンが減少することを考慮して SFQ論理集積回路を設計する必

要があるが、MSL交差部が 1箇所だけの場合、クロストークは回路が全く動作しないほどの深刻

な問題にはならないことが示された。 
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図 2-32. 測定された下側リングのレシーバのバイアスマージンの動作周波数依存性。 
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図 2-31. 共振によるクロストークノイズの増幅の説明図。 
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2-5-3：解析 

 

 測定の結果、クロストークノイズはレシーバの上側バイアスマージンよりも下側バイアスマー

ジンを大きく減少させることが示された（2-5-2 節の測定結果(i)）。この実験結果のメカニズムを

明らかにするためにシミュレーションを行った。図 2-33に、シミュレーションした回路の等価回

路図を示す。MSL は 2-2 節と同様に、型の LC 回路の繰り返し回路で近似した。1 段の型 LC

回路は長さ 40mのMSLを集中定数で近似した。簡単のため、シミュレーションでは、下側MSL

に 1個の SFQ パルスだけを伝送した場合について、下側 MSLに接続されているレシーバのバイ

アスマージンを計算した。下側 MSL に接続されているレシーバのバイアスマージンは、(1)上側

MSLにノイズ源 SFQパルスが伝送されていない場合、および、(2)上側MSLに 1個のノイズ源 SFQ

パルスが伝送されている場合、の 2つの場合について計算した。(2)のシミュレーションにおいて

は、下側レシーバのバイアスマージンが最小になるように、ノイズ源パルスのタイミングを調整

した。そのようなタイミングでノイズ源 SFQパルスが伝送されている場合の、ML、MUをシミ

ュレーションで求めた。その結果、レシーバの上側バイアスマージンの減少MUは 0%であり、下

側バイアスマージンの減少MLは 4%であった。 

 以上のように、シミュレーションでも、実験と同様にクロストークノイズは上側バイアスマー

ジンにはほとんど影響を与えず、下側バイアスマージンを減少させることが確認された。この結

果について考察する。クロストークはキャパシタンス CPを介して流れるので SFQ パルスを微分

した形状になる（(2-29)式）。したがって SFQパルスの立ち上がり部分、つまり dVnoise/dtが正の部
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図 2-33. シミュレーションで用いた回路の構成。DRV、REC、Jはそれぞれ、ドライバ、レシ

ーバ、JTLを示す。 
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分は、クロストーク電流が正であり、SFQ パルスの立下り部分、つまり dVnoise/dt が負の部分は、

クロストーク電流が負になる。一方、図 2-34 (a)のシミュレーション波形が示すように、SFQパル

スは一般に立ち上がりのほうが立ち下りよりも遅い。ゆえに、クロストーク電流 Iclosstalkは、正の

ピークよりも負のピークのほうが絶対値が大きい。それは図 2-34 (b)に示すようにシミュレーショ

ンでも確認された。このことから、クロストーク電流は、下側MSLのレシーバ接合のバイアス電

流を増加させる効果よりも減少させる効果の方が強い。このことが、上側バイアスマージンより

も下側バイアスマージンに影響を与えた原因のひとつだと考えている。さらに、接合をスイッチ

させるのに必要なオーバードライブの量は印加するオーバードライブの幅に依存する[65]。これは

図 1-5の Josephson接合の力学モデルで考えると、オーバードライブはポテンシャルの傾きを強く

することに相当する。オーバードライブがかけられている間、ポテンシャルの傾きは空間のどの

位置でも負になり、粒子は運動して運動エネルギーを得る。その後オーバードライブが無くなる

と、ポテンシャルの傾きはもとに戻り、ポテンシャルの山が再び現れる。オーバードライブがか

けられている間に粒子が得た運動エネルギーがポテンシャルの山を越えるのに十分であれば粒子

は山を越える、つまり接合はスイッチする。しかしオーバードライブが短い場合、粒子が得る運

動エネルギーがポテンシャルの山を越えるのには不十分となり、接合はスイッチしない。クロス

トークノイズの正側のピークは、レシーバ接合をスイッチさせるに十分な幅を有していなかった

のだと考えられる。 

 以上の本研究の実験と解析から得られた結果は、Dimov ら[63]が理論的に予測したことと異な

る。Dimovらは、寄生キャパシタンス CPを介して下側 MSLに流れるクロストーク電流 Iclosstalkと

ドライバ（またはレシーバ）に加えられているバイアス電流 IBとの合計の電流値がドライバ接合

（またはレシーバ接合）の ICを超えると、ドライバ（またはレシーバ）がスイッチするという誤

動作が生じると論じており、そのような誤動作を起こさないための最大許容寄生キャパシタンス

を計算している[63]。つまり Dimov らはクロストークノイズがドライバとレシーバの上側バイア
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図 2-34. シミュレーション結果。(a) SFQパルスの波形と(b)下側MSLに流れるクロストーク電

流の波形。 
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スマージンを減少させると述べている。しかし Dimovらの議論は、クロストーク電流 Iclosstalkのピ

ーク値が十分長い時間持続する場合（DC的なクロストーク電流）の近似理論であり、実際の状況

を反映していない10。一方、本研究はクロストークのダイナミックな影響を実験により明らかにし

たものである。本研究の実験とシミュレーションは、クロストーク電流がドライバやレシーバの

上側バイアスマージンに与える影響はDimovらが予測したよりも非常に小さいということを明ら

かにした。 

 

2-5-4：複数の交差部を有するMSL間のクロストークの評価 

 

前節までに、1つの交差部を有するMSL間のクロストークノイズが PTL伝送回路に与える影響

について述べた。しかし大規模な SFQ 論理集積回路においては、複数の MSL が交差することが

予想される。そのため本節では、複数の MSL が交差している場合の、クロストークによる PTL

伝送回路への影響について述べる。 

MSL が複数の交差部を有する場合にクロストークが PTL 伝送回路に与える影響を評価するた

めの評価回路を設計し、NECの Nb標準プロセスで試作した。図 2-35に評価回路の構成図とレイ

                                                        
10 DC的にオーバードライブした場合（つまりオーバードライブの幅が無限大の場合）、電流が接合のICをわずかに超えれば

接合はスイッチする。 
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(a)            (b) 

図 2-35. 複数の交差部を有するMSLのクロストークが PTL伝送回路に与える影響を評価する

ための評価回路の(a)構成図と(b)レイアウト。D、R、VDL、SWはそれぞれ、ドライバ、レシー

バ、可変遅延線、スイッチである。 
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アウトを示す。この評価回路は、リング型テスト回路と、リング型テスト回路のMSL（以降、下

側MSLと呼ぶ）に交差する 4本のMSL（以降、上側MSLと呼ぶ）から構成される。リング型テ

スト回路は図 2-17と基本的に同じ構成である。上側MSL、下側MSLはいずれも特性インピーダ

ンス 2であり、幅 34mの BAS層で形成されている。下側MSLの長さは 3mmであり、上側MSL

の長さは 1mmである。4つのMSL交差部では、上側MSLは COU層で形成されており、MSL交

差部の断面は図 2-26と同じである。4本の上側MSLのそれぞれの両端にはドライバとレシーバが

接続されており、レシーバの後段には JTLが接続されており、その JTLの後段には SINKセル（JTL

の信号線を、抵抗を介して GNDに接続するセル）が接続されて終端されている。この評価回路は

ノイズ源 SFQパルス列を生成する JTLリングを有している。JTLリングは、JTL、VDL、DC/SFQ、

CB、SPLで構成されており、DC/SFQからパルスを入力すると SFQパルスが JTLリングを周回し、

周回する SFQパルスが SPLを通過するたびに SFQパルスが JTLリング外に出力される。従って、

JTLリングを 1周するのに要する時間を周期とするノイズ源 SFQパルス列が出力される。JTLリ

ングが出力するノイズ源 SFQパルス列の繰り返し周波数を fnoiseとする。fnoiseは、JTLリングのVDL

のバイアスと、JTLリングを周回する SFQパルスの個数を変化させることにより変化させること

ができる。JTLリングから出力された繰り返し周波数 fnoiseのノイズ源 SFQパルス列は 4つに分岐

され、上側MSLに接続されている 4つのドライバに入力され、ドライバによって上側MSL上を

伝送され、レシーバで受信され、SINKで終端される。この評価回路は 4個のスイッチ SW1～SW4

も有しており、SWを閉じた場合にのみ、上側MSLにノイズ源 SFQパルス列が伝送される。これ

らのスイッチを用いることにより、ノイズ源 SFQ パルス列を伝送する上側 MSL を任意に選択す

ることができる。この評価回路では、リング型テスト回路の構成要素である PTL伝送回路（ドラ

イバ、下側MSL、レシーバ）が被測定回路であり、下側MSLを伝送される SFQパルスを信号パ

ルスと呼ぶ。また、被測定回路である PTL伝送回路を、以下では被測定 PTL伝送回路と呼ぶ。 

この評価回路を用いた、クロストークノイズの被測定 PTL伝送回路への影響の評価方法を説明

する。まず SW1～SW4を開き、4本の上側MSLにノイズ源 SFQパルスが伝送されていない場合、

つまり、下側 MSL にクロストークノイズが印加されていない場合について、被測定 PTL 伝送回

路のバイアスマージンを測定する。この測定で得られる下側バイアスマージンを M0L、上側バイ

アスマージンを M0Uとする。次に JTLリングに SFQ パルスを周回させ、かつ、SW1～SW4の少

なくともいずれかひとつを閉じることにより、4本の上側MSLの少なくとも 1本に繰り返し周波

数 fnoiseのノイズ源 SFQパルス列を伝送させる。図 2-35 (a)には SW1が閉じている場合を例示して

いる。この状態で、つまり下側MSLにクロストークノイズが印加されている状態で、被測定 PTL

伝送回路のバイアスマージンを測定する。この測定で得られる下側バイアスマージンを M1L、上

側バイアスマージンを M1Uとする。以上の測定結果から、クロストークノイズによる下側バイア

スマージンの減少分ΔML と上側バイアスマージンの減少分ΔMU を、それぞれ(2-31)式と(2-32)式

で計算する。 

図 2-36に 1個のスイッチだけを閉じた場合の測定結果を示す。測定は SW1～SW4のいずれか 1

個が閉じている場合（4通り）について行った。図 2-36 (a)は、M1Lの fnoise依存性、図 2-36 (b)は



64 
 

M1Uの fnoise依存性である。これらの測定で、被測定 PTL伝送回路の動作周波数 fopは 30GHzに固

定した。図 2-36には、fop=30GHzでスイッチをすべて開いて測定された M0Lと M0Uも点線で示し

た。これらの測定から、以下の結果を得た。 

 

(iv) クロストークノイズは、レシーバの上側バイアスマージンよりも下側バイアスマージンを

大きく減少させた。 

(v) fnoiseが下側MSLの共振周波数 fres（約 18GHz）のときでも、MLは顕著な極大値をとらな

かった。 

 

次に、被測定 PTL 伝送回路の動作周波数 fopを 30GHz、ノイズ源パルスの繰り返し周波数 fnoise

を下側MSLの共振周波数である 18GHzに固定し、SW1～SW4のいずれか 1個が閉じている場合

（4通り）、いずれか 2個が閉じている場合（6通り）、いずれか 3個が閉じている場合（4通り）、

4個が閉じている場合（1通り）の計 15通りの場合について被測定 PTL伝送回路のレシーバのバ

イアスマージンを測定した。この測定から得られたΔML、ΔMUの、閉じているスイッチの個数に

対する依存性を図 2-37に示す。この測定の結果、以下のことが示された。 

 

(vi) ノイズ源パルスが伝送されている上側 MSL の本数が多いほど、クロストークによるレシ

ーババイアスマージンの減少が大きい。 

 

上記の実験結果のうち、(iv)はMSLの交差部が 1個の場合の実験結果（2-5-2節の測定結果(i)）

と同じである。また、(vi)の結果から、下側 MSLにカップルする MSLのうち、ノイズ源 SFQ パ

ルス列が伝送されている MSLの本数が多いほど、つまり、下側 MSLに流れるクロストークノイ

ズの総量が多いほど、レシーバのバイアスマージンの減少が大きいことが明らかになった。 
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図 2-36. スイッチを 1個だけ閉じた場合の、レシーバのバイアスマージンの fnoiseに対する依存

性の測定結果。 
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しかし測定結果(v)は、2-5-2節の測定結果(ii)と異なる結果となった。2-5-2節の評価回路（図 2-25）

と本節の評価回路（図 2-35）の差異は、2-5-2節の評価回路ではノイズ源パルスが伝送されるMSL

と被測定回路のMSLの長さ（つまり共振周波数）が同一であったが、本節の評価回路ではノイズ

源パルスが伝送される MSLの長さが被測定回路の MSLの長さと異なるという点である。このこ

とから、同一の長さのMSLが交差している場合に、クロストークの共振による増幅が顕著になる

ことが示唆される。このことを検証するために、図 2-33 の回路について、上側 MSL の長さが下

側MSLの長さと等しい場合、および、等しくない場合の 2つの場合のシミュレーションを行った。

具体的には、上側MSLに繰り返し周波数 fnoiseのノイズ源SFQパルス列を伝送させた時に下側MSL

に流れるクロストーク電流をシミュレーションで求めた。その結果を図 2-38 に示す。図 2-38 (a)

は上側MSLと下側MSLの長さがどちらも 3mmで等しい場合である。この場合、上側MSLを伝

播する SFQパルスの繰り返し周波数 fnoiseが下側MSLの共振周波数 fres（シミュレーションでは約

19.3GHz）と等しいときに、下側 MSL を流れるクロストークノイズの振幅が増幅された。一方、

図 2-38 (b)は上側MSLの長さが 1mm、下側MSLの長さが 3mmの場合のシミュレーション結果で

ある。この場合、上側MSLを伝播する SFQパルスの伝送レート fnoiseが下側MSLの共振周波数 fres

と等しいときに、下側MSLを流れるクロストークノイズの振幅は少し増幅されるが顕著には増幅

されなかった。このシミュレーション結果は実験結果(v)と符合する。つまり、ノイズ源となる SFQ

パルス列を伝送する MSLの長さと、クロストークノイズを受ける MSLの長さが等しい（共振周

波数が等しい）場合に、ノイズ源 SFQ パルス列の繰り返し周波数 fnoiseが MSL の共振周波数 fres

に等しいときにクロストークノイズが増幅されることが、実験およびシミュレーションから確認

された。この結果についてさらに考察する。図 2-39は、図 2-38のシミュレーションにおける、上

側 MSLを伝播するノイズ源 SFQパルスの波形を示したものである。図 2-39 (a)は上側 MSLと下

側 MSL の長さがどちらも 3mm で等しい場合であり、図 2-38 (a)と同じ場合である。fnoiseが下側

MSLの共振周波数 fres（約 19.3GHz）に等しい場合でも、それ以外の場合でも、SFQパルス列のピ

ーク値に大きな差はない。一方、図 2-39 (b)は上側 MSL の長さが 3mm で下側 MSL の長さが
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図 2-37. ML、MUの、閉じているスイッチの個数に対する依存性の測定結果。 
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1mmの場合であり、図 2-38 (b)と同じ場合であるが、図 2-39 (a)の場合と同様に、fnoiseが下側MSL

の共振周波数 fres（約 19.3GHz）に等しい場合でも、それ以外の場合でも、SFQパルス列のピーク

値に大きな差はない。そこで、上側 MSLを伝送される SFQ パルス列の繰り返し周波数 fnoiseが下

側MSLの共振周波数 fres（約 19.3GHz）に等しい場合について、図 2-39 (a)、(b)の、上側MSLを

伝送されるノイズ源 SFQパルスの波形を拡大したものを図 2-40に示す。図 2-40から分かるよう

に、上側 MSLの長さが 1mmの場合は、下側 MSLの共振周波数 fresにおいて上側 MSL自身は共

振していないため、ノイズ源 SFQ パルスは上側 MSL の両端で発生する反射波と重ならず、波形

が歪んでいない。一方、上側MSLの長さが 3mmの場合、下側MSLの共振周波数 fresにおいては、

上側 MSL自身も共振しているため、上側 MSLを伝送されるノイズ源 SFQパルスは上側 MSLの

両端で発生する反射波と重なり、波形が歪んでいる。ノイズ源 SFQパルスが反射波と重なって歪

んだ結果、図 2-40に示したように SFQパルスの立ち上がりと立ち下りに、上側MSLの長さが 1mm

の場合（つまり反射波の重なりを受けない場合）よりも時間微分が大きい部分が発生している。

CPを通したクロストーク電流の振幅はノイズ源パルス電圧の時間微分に比例する（(2-29)式）。し

たがってこのシミュレーション結果から、上側 MSLと下側 MSLの共振周波数が等しい場合、下

側MSLの共振周波数と等しい繰り返し周波数で上側MSLにノイズ源 SFQパルス列を伝送したと
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図 2-38. クロストーク電流のシミュレーション結果。(a)上側MSLと下側MSLの長さが等しい

場合、(b)上側MSLと下側MSLの長さが異なる場合。 
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きに、上側MSLを伝送されるノイズ源 SFQパルスの波形が上側MSL自身の共振により歪み、そ

の結果、ノイズ源 SFQパルスの波形に時間微分が高い部分が発生するため、クロストーク電流が

強くなるのだと考えられる。図 2-37 の実験結果では、クロストークノイズを発生させる MSL の

本数が 4本の場合でもΔMLが 5.5%程度でしかなく、2-5-2節の交差部が 1つの場合のΔML（図 2-30

で fnoiseが fresのときの値）と同程度であったが、上側 MSL の長さが被測定回路の MSL の長さと

同一の場合、交差するMSLの本数が 4本であれば、図 2-37の結果よりもΔMLは大きくなると考

えられる。 

以上の実験とシミュレーションから、以下の結論を得た。すなわち、図 2-41 に示したような、

MSL が多数交差している構造において、各 MSL の長さが等しい場合、共振によるクロストーク

ノイズの増幅作用が最も顕著になる。そして、クロストークによる PTL伝送回路のバイアスマー

ジンの減少分は、交差するMSLの本数が多いほど大きくなる。ゆえに、SFQ論理集積回路におい

て、例えば長さが同一でパラレルに並走したバスのようなMSLの束同士が交差する場合、クロス

トークによる PTL伝送回路の大幅なバイアスマージンの減少が発生する。したがってそのような

等しい長さの多数のMSLが交差する構造においては、クロストークの影響を回避するためにMSL

の交差部にシールドを設けることが必要であると結論付けられる。 
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図 2-39. 上側MSLを伝搬する信号波形のシミュレーション結果。(a)上側MSLと下側MSLの

長さが等しい場合、(b)上側MSLと下側MSLの長さが異なる場合。 
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2-5-5：MSL交差部でのエネルギー損失の影響 

 

 図 2-24で示したように、MSL交差部では、信号パルスの一部が寄生キャパシタンス CPを介し

て他方のMSLにリークするため、信号のエネルギーが損失する。その結果、この信号パルスを受

けるレシーバの下側バイアスマージンが減少する可能性が考えられる。この信号損失の交差数に

対する依存性を評価するための評価回路を設計した。図 2-42 (a), (b)に評価回路のレイアウト図を
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図 2-40. ノイズ源パルスのシミュレーション波形。上側MSLの長さが 3mmの場合、反射波と

の重ね合わせによって SFQパルスの立ち上がりと立下りに時間変化の速い部分が現れる（緑

色の線で囲んだ部分）。 
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図 2-41. クロストークの影響が特に強い配線の類型。 
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示す。いずれの評価回路も、ドライバ、2 MSL、レシーバからなる被測定回路が 5組レイアウト

されている。5組の被測定回路が有するMSL交差部はそれぞれ、0か所、5か所、10か所、15か

所、20か所である。図 2-42 (a)の回路では、被測定回路の MSLは MSL交差部で Viaを経由して

No crossing

5 crossings

10 crossings

15 crossings

20 crossings

DC/SFQ
（5個共通バイアス）

JTL 3段
（5セット共通バイアス）

Driver
（5個共通バイアス）

SFQ/DC
（5個共通バイアス）

Receiver
（5個共通バイアス）

JTL 3段
（5セット共通バイアス）

クロスしているPTLの一端はREC+SINKで終端

クロスしているPTLの一端はDRV+SOURCEで終端
 

(a) 

 

No crossing

5 crossings

10 crossings

15 crossings

20 crossings

DC/SFQ
（5個共通バイアス）

JTL 3段
（5セット共通バイアス）

Driver
（5個共通バイアス）

SFQ/DC
（5個共通バイアス）

Receiver
（5個共通バイアス）

JTL 3段
（5セット共通バイアス）

クロスしているPTLの一端はREC+SINKで終端

クロスしているPTLの一端はDRV+SOURCEで終端  

(b) 

 

図 2-42. MSL交差部での信号損失を評価するための評価回路。(a)被測定MSLが交差部で Via

を有する場合、(b)被測定MSLが交差部で Viaを有さない場合。 
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COU層で形成されている。つまり、被測定回路のMSLは交差部で段差を有する。一方、図 2-42 (b)

の回路では、被測定回路の MSL は交差部で段差を有さず、ドライバからレシーバまで一貫して

BAS層で形成されている。被測定回路のMSLに交差している回路は、ドライバ、2 MSL、レシ

ーバからなる回路であり、これらの回路のドライバ端は SOURCE（JTL の入力端が抵抗を介して

GNDに接続されているセル）で、レシーバ端は SINKで、それぞれ終端されている。 

これらの回路の測定を行った。被測定回路のドライバから MSL を通して 10kHz の低速でパル

スパターンを送信し、レシーバで受信した。その正常動作をするドライババイアスのマージンと

レシーババイアスのマージンを測定した。測定の結果得られた、バイアスマージンのMSL交差数

依存性を図 2-43に示す。図 2-43 (a)のように、ドライババイアスマージンはMSL交差数に依存せ

ず一定だった。一方。図 2-43 (b)のように、レシーババイアスマージンは、MSL に段差がない場

合（図 2-42 (b)の回路の場合）は、MSL交差数に依存せず一定だったが、MSLに段差がある場合

（図 2-42 (a)の回路の場合）は、MSL 交差数が増えるほど下側バイアスマージンが減少した。こ

のことから、少なくとも低速においては、MSLが単に交差しているだけでは信号損失の影響は顕

著ではないことが分かる。一方、MSLが段差を有する場合、交差部で信号の一部が損失すること

が分かる。交差部の寄生キャパシタンスは図 2-42 (a)の回路と図 2-42 (b)の回路とで厳密には異な

る。しかしこの結果はむしろ、MSLが段差を有する場合、段差を有さない場合に比べて交差部で

のインピーダンス不整合が強く、信号がドライバ側に反射した結果、レシーバに伝送される信号

のエネルギーが減少していることを示している可能性がある。そのため、段差部での PTLのイン

ピーダンス設計は今後の課題である。この実験結果から言えることは、交差部が 20以下など少な

い場合は大きな問題にならないが、非常に多くの交差部を有するMSLを用いる可能性がある大規

模 SFQ回路においては、MSLの段差がないような設計が必要であるということである。 
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(a)           (b) 

図 2-43. MSL交差部での信号損失を評価するための評価回路の実験結果。(a)ドライババイアス

マージンの交差数依存性、(b)レシーババイアスマージンの交差数依存性。 
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2-6：短いPTLを用いたPTL伝送回路の性質 

 

これまで、PTLは SFQ回路の一部の長距離配線のみに用いられてきた。しかし、PTL配線の JTL

配線に対する優位性を最大限に利用するためには、SFQ回路の多くの配線に PTLを用いる必要が

ある。そこで本研究では、すべての論理セル間に PTL配線を用いた SFQ論理集積回路の設計に関

する研究を行った。本節以降では、この PTL配線を用いた SFQ論理集積回路の設計に関する研究

について述べる。すべての論理セル間に PTL配線を用いた場合、数 10m程度の非常に短い配線

も使われる可能性がある。そのような短い PTLは伝送線路とはみなせず、集中定数回路とみなせ

る。PTL配線を用いた SFQ回路の設計方法を確立するには、そのような集中定数とみなせる短い

PTL配線を有する PTL伝送回路の基本的性質を明らかにする必要がある。そのため本節ではまず、

PTL伝送回路のバイアスマージンの周波数特性の PTL長さ依存性を実験で明らかにする。さらに、

PTL伝送回路の遅延時間の PTL長さに対する依存性をシミュレーションで明らかにする[66]。 

 

2-6-1：PTL伝送回路のバイアスマージンの周波数特性のPTL長さ依存性 

 

 PTL伝送回路のバイアスマージンの周波数特性の PTL長さ依存性を評価するために、長さがそ

れぞれ 4mm、2mm、1mm、400m、200m、20mの PTLを有する 6種類のリング型テスト回路

を設計した。PTL伝送回路は 2-2節で最適化したもの（図 2-14）である。これら 6種類のリング

型テスト回路を同一のチップ上にレイアウトし、NEC の Nb 標準プロセスで試作した。これらの

リング型テスト回路を用いて、ドライバとレシーバの共通バイアスのマージンの周波数依存性を、

動作周波数 10GHz～40GHzの範囲で測定した。図 2-44に測定結果を示す。共振周波数は PTLの

長さが短くなるほど高くなり、長さが 1mmよりも短い PTLでは 40GHzよりも高くなった。すで

に述べたように、本研究の PTL伝送回路の共振周波数 fresは(2-28)式でJ = 5 [psec]と置いて見積も

ることができる。(2-28)式でJ=5 [psec]と置くと、fresは PTLの長さが 4mmのときは約 14GHz、2mm

のときは約 25GHz、1mmのときは約 45GHzと見積もられる。一方、図 2-44の測定結果からは、

fresは PTL長さが 4mmのときおよそ 14GHzであり、2mmのときおよそ 25GHzであり、1mmのと

きは 40GHz以上になっており、(2-28)式でJ = 5 [psec]として見積もった値とよく一致する。 

この実験から、ドライバとレシーバの共通バイアスのマージンは、PTL の長さが 20m という

集中定数とみなせる場合も十分広く、むしろ PTLの長さが短くなるほど、同一周波数におけるバ

イアスマージンは広いという結果になった。これは、PTL の長さが短いほど、言い換えれば PTL

の往復遅延時間が短くなるほど、同一時間内に反射波がより多い回数、PTL の両端で多重反射す

るため、次の SFQパルスがドライバに入力されるまでの間により強く減衰してしまうからである

と考えられる。 
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(e)          (f) 

 

図 2-44. ドライバとレシーバの共通バイアスのマージンの周波数特性の特定結果。PTLの長さ

はそれぞれ、(a) 4mm、(b) 2mm、(c) 1mm、(d) 400m、(e) 200m、(f) 20mである。それぞれ

の測定結果に、動作周波数 10GHz～40GHzにおける最も狭いバイアスマージンが記入されてい

る。 
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2-6-2：PTL伝送回路の遅延時間のPTL長さ依存性 

 

 SFQ論理集積回路のタイミング設計においては、PTL伝送回路の遅延時間を明らかにしておく

ことが必要不可欠である。PTL が分布定数的に見えるような十分長い場合には、PTL 伝送回路の

遅延時間 tWは、PTL 長さに依存しないドライバとレシーバのスイッチング遅延の和0と
11、PTL

の長さ lPに比例した PTLの伝播遅延とを加えたものになる。つまり、 

 

  PPBW lIt   0                  (2-33) 

 

と表現できる。ここでPは単位長さあたりの PTL伝搬遅延時間であり、IBはドライババイアス電

流とレシーババイアス電流の和である。0は IBに依存するので、(2-33)式で引数 IBをあらわに表

記した。しかし、SFQ論理集積回路においてすべての論理セル間に PTL配線を用いた場合、PTL

が集中定数とみなせる短い配線も起こり得る。そのような集中定数とみなせる短い PTLについて

も、tWが(2-33)式のように PTL 長さ lPに対してリニアに依存するか否かは明らかではない。そこ

で、PTL伝送回路の遅延時間 tWの PTL長さ lPに対する依存性をシミュレーションで計算した。シ

ミュレーションした等価回路図を図 2-45に示す。遅延時間 tWは、図 2-45に示したように、ドラ

イバがスイッチしてからレシーバがスイッチするまでの時間である。なお、シミュレーションで

は、接合の位相がを越えたときに接合がスイッチしたと判断した。 

 

 
                                                        

11 0はSFQパルス伝送時のドライバとレシーバのスイッチング時間の和であり、(2-28)式のJとは異なる。 

 PTL
JTL RDinput

bias

JTL
PTL

JTL RDinput

bias

JTL

 

(a) 

 

 

timetW

voltage of driver junction

voltage of receiver junction timetW

voltage of driver junction

voltage of receiver junction

 
(b) 

 

図 2-45. シミュレーションで用いた回路モデル。(a)モデルの等価回路図、(b)伝搬遅延 tWの定

義。D、Rはそれぞれ、ドライバ、レシーバを示す。 
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図 2-46にシミュレーション結果を示す。十分長い PTLの場合は、tWは PTL長さに線形に依存

するが、比較的短い PTL の場合、tWは PTL 長さに非線形に依存することが示された。これは、

PTL 長さが短い場合、ドライバがスイッチング動作を終える前に、レシーバからの反射がドライ

バに返ってくるため、ドライバのスイッチング時間が長くなるからだと考えられる。この tWの lP

に対する非線形的な依存性は、ドライバとレシーバのバイアス電流が低いときにより顕著になる。

これは、ドライバがスイッチングに要する時間が、バイアス電流が低いほど長くなるため、レシ

ーバからの反射の影響をより長い PTLの場合（したがってより伝搬遅延時間の長い PTLの場合）

に受けるからである。しかし図 2-46 (b)に示したように、バイアス電流が設計値の-20%以上の場合

については、tWは PTL長さが 0～3mmの範囲にわたって、0.4psec以下の誤差で、同一の傾きの直

線でフィッティングできることが示された。したがって、設計バイアスの-20%以上のバイアスで

動作している場合、PTL 伝送回路の遅延時間は PTL の長さによらず、(2-33)式の簡便な式で、誤

差 0.4ps 以内で近似できる。 (2-33)式で0だけがバイアス電流 IBに依存する。SFQ 集積回路の設

計の便利のために、表 2-2 に、図 2-46 のシミュレーションから抽出された0（フィッティング直

線の縦軸の切片）のバイアス電流依存性を示す。 

 

表 2-2. 0のバイアス電流依存性 

バイアス電流 a -20% -10% ±0% +10% +20% +30% 

0 [ps] 14.9 11.6 9.8 8.3 7.3 6.4 
a 設計バイアスに対するパーセンテージ。 
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(a)            (b) 

図 2-46. 様々なバイアスの場合について行った tWの PTL長さ依存性のシミュレーション結果。

バイアスが設計値の-20%～+30%の場合のシミュレーション結果それぞれに対して、傾きが

8.4ps/mmの直線がフィテッィングされている。(b)は、(a)において PTL長さが短い領域の拡大

図である。 
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2-7：PTLを用いたSFQ論理集積回路の設計方法 

 

 本節では、すべての論理セル間に PTL配線を用いた SFQ論理集積回路の設計方法について述べ

る。CONNECTセルライブラリの論理セルは JTL配線用に設計されているため、入出力端子に直

接 PTLを接続できない。そこで本節ではまず、入出力端子に PTLを直接接続できる、PTL用論理

セルの構成法を提案する。次に、PTL 用論理セルを設計し、シミュレーションでタイミングパラ

メータを明らかにするとともに、実験で動作を検証する。さらに、その PTL用論理セルと PTL配

線を用いた SFQ論理集積回路の設計方法を提案する[66]。 

PTL配線を論理セル間に適用できるようにするために、入出力端子に PTLを接続することが可

能な、PTL用論理セルを提案する。図 2-47 (a)に、本研究が提案する PTL用論理セルの概念図を

示す。この PTL用論理セルの最大の特徴は、クロック入力端子だけでなくクロック出力端子を有

することである。一般の論理セルはクロックについては入力端子しか持たない。本研究と同時期

に提案された PTL用論理セルも、クロックについては入力端子しか有さない[67], [68]。後述する

ように、図 2-47 (a)のようなセル構成にすることにより、クロック分岐に必要な接合数を削減する

ことが可能である。一方で、図 2-47 (a)の PTL 用論理セルは、スプリッタの配置の自由度を奪う

ため、文献[67], [68]の方法と比べて、レイアウト設計の自由度を低下させるというデメリットを

有する。しかし本研究では、SFQ論理集積回路の接合数を削減することを優先し、図 2-47のよう

な構成を提案する。これは接合数の削減が、SFQ 集積回路のジッタ、タイミングばらつき、電源

電流、消費電力削減に寄与し、大規模な論理集積回路の高速かつ低電力動作を実現するために効

果があるからである。 

図 2-47 (a)の PTL用論理セルのひとつの実現方法を図 2-47 (b)に示す。PTL用論理セルは基本的

に、JTL 用論理セル、PTL ドライバ、PTL レシーバ、スプリッタで構成される。JTL 用論理セル

とスプリッタは CONNECT標準セルライブラリ[49]のセルである。本研究では、図 2-47の PTL用

論理セルの例として、Dフリップフロップ（D-flip-flop; DFF）、AND、NOT、非破壊読み出しセル

（Non-Destructive Read-Out; NDRO）、CBを設計した。CBは非同期の（したがってクロック入力

を持たない）ORゲートとして用いる。図 2-48に、NECの Nb標準プロセス[31]を想定して設計し

clk in clk out
dat_1 in dat_1 outPTL-

connectable
Logic Cell

dat_m outdat_n in

clk in clk out
dat_1 in dat_1 out

L

R D
R

R

D

D dat_m outdat_n in

S

 

(a)            (b) 

図 2-47. PTL接続用論理セルの(a)概念図と(b)その実現方法。L、S、R、Dはそれぞれ、JTL接

続用論理セル、スプリッタ、レシーバ、ドライバを示す。 
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た PTL用論理セルの構成図とレイアウトを示した。表 2-3に、シミュレーションから求めた各 PTL

用論理セルのタイミングパラメータを示す。 

これらの PTL用論理セルを NECの Nb標準プロセスで試作し、10kHzの低速クロックで機能試

験を行った。最もバイアスマージンが狭かったのは AND であり、バイアスマージンは±21.6%で

あった。最もバイアスマージンが広かったのは DFFであり、バイアスマージンは±29.6%であった。

PTL配線を用いた SFQ論理集積回路の動作を検証するには十分なバイアスマージンが得られた。 

40GHz 級の SFQ 論理集積回路の設計においては、データ信号とクロック信号のタイミングを

psecオーダーで設計することが必須である。PTLは単位長さあたりの伝搬遅延時間が約 8.6ps/mm

と非常に短いため、1ps の遅延を作り出すのに約 116m の長さが必要であり、大きな面積を必要

とする。一方、文献[67], [68]で報告されているような、PTL用リピータ（JTLの入出力端に PTL

レシーバと PTLドライバを接続したもの）を用いてタイミング調整を行った場合、最低でもドラ

イバとレシーバの接合が必要になるため、それらの接合の固定遅延が不要な場合には余計な接合

を用いることになる。本研究ではこれらの問題を解決するため、この psecオーダーのタイミング
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図 2-48. PTL接続用論理セルの構成とレイアウト。 
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設計を、PTL用論理セル内のレシーバの直後に所望の接合数の JTLを挿入することにより行う方

式を提案する（図 2-49）。PTLレシーバは、2つの接合から構成されるが、2-2節で述べたように、

レシーバの2段目の接合とインダクタンスはCONNECT標準セルライブラリの JTLと同じである。
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D
D

Rclk in clk out2
dat in dat out

D clk out1
S

SR L

D
D

Rclk in clk out

dat in dat out1

D dat out2

S

S

 

(a)            (b) 

図 2-50. 複数出力端子を有する PTL接続用論理セル。(a) 2つのデータ出力端子を有するセル、

(b) 2つのクロック出力端子を有するセル。 
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J S

 

(a)             (b) 

図 2-49. タイミング設計の方法。(a)データ信号への遅延の追加、(b)クロック信号への遅延の追

加。Jは JTLを示す。 

表2-3. PTL用論理セルのタイミングパラメータ 

PTL用論理セル clk in-clk out [ps] delaya [ps] setup [ps] hold [ps] 

DFF  20.2 31.7 -8.1 8.1 

AND 
(ain) 

20.5 39.2 
-16.1 16.8 

(bin) -15.0 15.5 

NOT  20.5 36.0 6.2 10.9 

NDRO 
(set) 

20.3 33.5 
-11.4 11.6 

(reset) 0.4 -0.3 

CB  N/A 29.4 N/A N/A 

a 論理セルの場合、クロックが入力されてからデータが出力されるまでの時間。CBの場合、デ

ータが入力されてからデータが出力されるまでの時間。 
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したがって、PTL用論理セルのレシーバの直後に JTLを挿入することは、単にレシーバの 2段目

の JTLの段数を増加させるだけなので、レシーバと PTLのインピーダンス整合に影響を与えない。 

また、ファンナウトが 2の論理セルは、PTL用論理セル内にスプリッタを挿入することにより

実現する（図 2-50）。文献[67], [68]で報告されている設計方法では、スプリッタの入出力端子にレ

シーバとドライバを接続した PTL用スプリッタを使用して信号を分岐しているが、本研究の信号

分岐手段はこれらの文献とは異なる。 

図 2-51に、スプリッタを PTL用論理セルに内蔵した場合と、PTL用スプリッタを使用した場合

とを比較する。SFQ 回路の論理セルのほとんどはクロック入力を有する。クロック入力を有する

論理セルの個数を Nとすると N-1個のクロック分岐（したがって N-1個のスプリッタ）が必要で

あるため、SFQ論理集積回路内では非常に多くのクロック分岐が用いられる。また SFQ論理集積

回路では多くのデータ信号の分岐も用いられる。そのような分岐のために PTL用スプリッタを用

いることは、ドライバ、レシーバの接合数を増やすことになる。図 2-51に示したように、本研究

の設計方法では、PTL用スプリッタを不要にしたことにより、SFQ論理集積回路の接合数を削減

することが可能である。 

これらの PTL用論理セルを配置し、各 PTL用論理セル間を PTLで結線し、各論理セルに必要

な接合数の JTLを挿入してクロックとデータのタイミングを調整することにより、すべての論理

セル間の配線に PTLを用いた任意の SFQ論理集積回路を設計することができる。 
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図 2-51. スプリッタ内蔵の場合と外付けの PTL用スプリッタを用いた場合の比較。(a)クロック

信号の分岐、(b)出力データの分岐。 
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2-8：PTLを用いた4×4スイッチ回路の40GHzオンチップ動作の実

証 

 

 PTL 配線は、mm オーダーなどの長距離配線に用いた場合に効果を強く発揮する。そのため、

これまで報告された例では、PTL は SFQ 回路の中の一部の長距離配線にのみ適用されてきた。

Semenov らは、デシメーション・フィルタを面積の限られたチップ内にレイアウトするために、

回路を分断し、分断された各部分回路を折り曲げて配置し、部分回路間を PTL配線で接続した[42]。

これは PTL によるレイアウトの自由度の向上の例である。Deng らは、非同期プロセッサのハン

ドシェイクの遅延を低減するために、PTL 配線を用いた[43]。これは PTL の低遅延を利用した例

である。Gupta らは、分布定数型 JTL を用いた低ジッタのオンチップクロック発振器において、

生成されたクロック信号を低ジッタで分配するために PTLを用いた[44]。これは PTLのジッタが

少ないことを利用した例である。しかし、これらの報告では、回路に用いられているほとんどの

配線は依然として JTLであった。PTLは短い配線になるほど JTLに対する優位性が低下し、2～4

接合程度の JTLで接続できる長さ以下においては、PTL配線はドライバとレシーバの接合がオー

バーヘッドになる。しかし本研究ではあえてすべての配線に PTLを用いた SFQ論理集積回路の設

計を試みる。それは、将来的に自動配置配線ツールを用いた大規模 SFQ論理集積回路の設計を行

うことを考えた場合、すべての配線を例外なく PTLで実現する方がツールの開発がシンプルにな

るからである。本節では、2-7 節で述べた SFQ 論理集積回路の設計方法を用いて設計した、すべ

てのセル間配線に PTL を用いた 4×4 スイッチの設計の詳細と実験結果について述べる。さらに、

4×4スイッチを例として、JTL配線を用いた場合と PTL配線を用いた場合について、SFQ回路の

消費電力、回路遅延、タイミングジッタ、タイミングずれ、接合数を比較し、PTL 配線を導入す

ることによる SFQ論理集積回路の高性能化を定量的に明らかにする[69]。 

 

2-8-1：4×4スイッチチップの設計 

 

 図 2-52に、設計した 4×4スイッチチップの回路構成図を示す。この 4×4スイッチチップには、

4×4スイッチ回路とオンチップテスト回路[40], [70], [71]が集積されている。オンチップテスト回

路は、シフトレジスタ（Shift Register；SR）と高周波クロック発生器（High-Frequency Clock Generator; 

HFCG）とから構成される。チップは階層的に設計した。まず、2×2スイッチ回路を、論理セル間

のすべての配線に PTLを用いて設計した。次に、設計した 2×2スイッチ回路を 4個配置し、2×2

スイッチ回路間を PTL で接続することにより、4×4 スイッチ回路を設計した。最後に、4×4 スイ

ッチ回路、HFCG、4個の SRを配置し、これらの回路の間を PTL配線で接続し、4×4スイッチチ

ップを設計した。以下では、4×4スイッチチップの設計の詳細を述べる。 
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2-8-1-1：2×2スイッチ回路の設計 

 

 図 2-53 (a)は、設計した 2×2スイッチ回路の論理回路図である。このスイッチ回路は、13個の

論理セルから構成される。このスイッチ回路は、2つのデータ入力 in0、in1と、2つのデータ出力

out0、out1とを有する。図 2-53 (b)にスイッチ回路の制御を示す。このスイッチ回路には crossと

barの 2つの状態があり、これらの状態のいずれをとるかは、2つの制御信号 set_crossと resetで

制御される。具体的には、set_crossが入力されると、スイッチ回路の状態は crossになり、in0か

ら入力されたデータは out1から出力され、in1から入力されたデータは out0から出力される。一

方、reset が入力されると、スイッチ回路の状態は bar になり、in0 から入力されたデータは out0

から出力され、in1から入力されたデータは out1から出力される。 

 図 2-53の 2×2スイッチ回路を 2-7節で述べた SFQ論理集積回路設計方法を用いて設計した。

図 2-54は試作した 2×2スイッチ回路の顕微鏡写真である。2-7節で述べた PTL用論理セルを配置

し、これらのすべてのセル間を PTLで配線した。さらに、すべての論理セルで、40GHzにおいて

タイミングマージンが可能な限り最大になるように、クロックとデータのタイミングを設計した。

タイミング設計は 2-7節で述べたように、PTL用論理セル内に必要な接合数の JTLを挿入するこ

とによって行った。CONNECT標準セルライブラリには、2接合 JTLセルと 3接合 JTLセルがあ

る。2接合 JTLと 3接合 JTLの設計バイアスにおける遅延時間はそれぞれ 8.3psおよび 12.8psで
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図 2-52. 4×4スイッチチップのブロック図。 
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ある。これら 2種類の JTLセルを用いることにより、約 4psのきざみでクロックとデータの相対

遅延を調整した。また、出力信号の分岐は、2-7 節で述べたように、SPL を PTL 用論理セル内に

挿入することにより行った。4psより非常に小さいタイミング調整が必要な箇所は、PTLの長さを

変えることでタイミング調整を行った。CONNECTセルライブラリの JTLセル 1個分（最小の長

さ 40m）の長さの PTLを挿入することにより、約 0.3psの遅延を挿入することができ、JTLセル

PTL用論理セル PTL

set_cross
reset

in0

in1
clkin

out0

out1
clkout

 

図 2-54. すべての論理セル間に PTL配線を用いた 2×2スイッチ回路の顕微鏡写真。タイミン

グ調整用の JTLはすべてPTL接続用論理セルに内蔵されている。回路サイズは 1280m×720m

である。 
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(a)           (b) 

 

図 2-53. 2×2スイッチ回路の(a)論理回路図と(b)状態図。D、ND、N、A、Cはそれぞれ、DFF、

NDRO、NOT、AND、コンフルエンス・バッファである。コンフルエンス・バッファは非同期

の ORとして使用した。 
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を用いる場合（約 8psec）よりも細かいタイミングの微調整を行うことが可能である。PTLの長さ

で遅延調整を行ったのは NOTセルへの入力だけである。NOTは 40GHzでのタイミングマージン

が±4psec しかなく、2×2 スイッチ回路を構成する論理セルの中でタイミングマージンが突出し

て狭いため、PTL長さの調整によるタイミング微調整が必要であった。 

この設計で用いた PTLは特性インピーダンスが 2のMSLであり、線幅は 34mである。図 2-55

に、2×2 スイッチ回路の中で使用した MSL の長さの分布を示す。2×2 スイッチ回路で使用した

MSLの本数は 34本であり、その中で最長のMSLは 630m、最短のMSLは 20mであった。JTL 

1セル分の長さ12の配線は JTLセル 1個、すなわち接合 2個を用いれば接続できる。一方、このよ

うな短い配線に PTLを用いた場合、ドライバとレシーバの 2つのセルが必要になり、接合は 3個

必要になる。したがって、このような短い配線に PTLを用いると、JTL配線を用いる場合よりも

回路の接合数を増加させることになる。今回設計した 2×2 スイッチ回路では、6 本の配線（使用

した PTLの約 18%）が、JTLセルの長さ以下の（つまり 80m以下の）PTL配線であった。しか

し、これらのオーバーヘッドを有しても、2-8-3で後述するように、JTL配線で設計した場合より

も接合数が大幅に削減される。なお、2-6-2で示したように、バイアスが設計値の-20%あるいはそ

れ以上であれば、PTL 長さによらず PTL 伝送回路の伝播遅延時間は PTL 長さに比例する。2×2

スイッチのタイミング設計においては、(2-33)式と表 2-2の0の値を用いた。 

2×2スイッチ回路の中で用いられたMSL交差部は 18個であり、1本のMSLが有する交差の最

大数は 4個であった。最長のMSL、つまり最も共振周波数が低い PTLの長さは 630mであり、

その共振周波数は、(2-28)式でJ=5 [psec]と置くと約 63GHzと見積もられるので、想定している動

作周波数 40GHzに比べて高い。したがってこの 2×2スイッチ回路では 2-5-5節で述べたような共

                                                        
12 CONNECTセルライブラリには様々な長さのJTLセルがあるが、頻繁に用いられるものは長さ40mと80mのJTLセルである。

そのためここではJTLセルの長さを80mとする。 
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図 2-55. 2×2スイッチで用いた PTLの長さの分布。 
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振によるクロストークの増幅の問題は考慮しなくてよい。そのため、MSL の交差部に MSL 間の

シールドは設けなかった。また、2-5 節で述べたように、MSL の交差部における信号損失に関す

る実験から、交差部が 4個であれば、MSL間にシールドを設けなくても、SFQパルスの信号損失

がレシーバに与える影響は深刻ではないことは確認済みである。 

 

2-8-1-2：4×4スイッチ回路の設計 

 

 設計した 2×2スイッチ回路を 4個配置し、2×2スイッチ回路間を 6本の PTLで接続すること

により 4×4スイッチ回路を設計した。この 4×4スイッチ回路においては、図 2-52の右側の 2個

の 2×2スイッチ回路（2×2_URと 2×2_LR）の初段の DFF（図 2-53 (a)の D_1と D_2）で、40GHz

においてタイミングマージンが可能な限り最大になるように、クロックとデータのタイミングを

設計する必要がある。ここでは長さが 220mと 920mの 2種類の PTLを使用して 2×2スイッチ

回路を接続した。これらの PTLの長さの差 700mは、約 6psecの遅延時間差に相当する。この 6psec

の遅延差は 2接合の JTLセル 1個（設計バイアスでの遅延が 8.3psec）を短い方の PTLに直列に挿

入することで、約 2psecに短縮した。DFFはセットアップ時間とホールド時間の和が 0.1psecと非

常に短いので、40GHz（クロックサイクル 25psec）において 2psec のタイミング差は十分許容で

きる。このように、2×2スイッチ回路間のタイミング調整は簡単に行うことができた。仮に 2×2

スイッチ回路間の配線を長さ 80mの 2接合 JTLセルを複数用いて実現した場合、700mの長さ

の差は約 73psの遅延時間差を生じる。この大きな遅延差を、2接合の JTLセルを用いてキャンセ

ルするには、9個の JTLセルを短い方の JTL配線に付加する必要があり、JJ数、バイアス電流、

回路面積、回路遅延、タイミングジッタが増大する。この比較からも、JTL配線を PTL配線に置

き換えることによる改善の効果が分かる。 

各 2×2スイッチ回路を接続する 6本の PTLのうち、長さ 920mの 2本の PTLは交差している。

この長さ 920mの PTLの共振周波数は、(2-28)式でJ=5 [psec]と置くと約 48GHzと見積もられる。

したがって、想定している動作周波数 40GHzよりも共振周波数が高いため、共振によるクロスト

ークノイズの増幅の問題は考慮しなくてよい。そのため、この交差部でも PTL間シールドは使用

していない。 

 

2-8-1-3：チップ設計 

 

設計した 4×4スイッチ回路の高速動作実証にはオンチップテスト手法[40], [70], [71]を用いた。

オンチップテスト回路は、4個の 8ビット入力 SR、4個の 8ビット出力 SR、HFCGで構成した。

HFCG は、14 個のスプリッタと 14 個の CB で構成されており、トリガパルス trig を入力すると

14個の高周波 SFQクロックパルスを出力する。入力 SR、出力 SR、HFCGは 1次元の繰り返し回

路であり、CONNECT セルライブラリの標準セルを直接接続して設計した。スイッチチップは、

2-8-1-2で設計した 4×4スイッチ回路と、入力 SR、出力 SR、HFCGを配置し、これらの回路間を
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PTL で接続することにより設計した。各入力 SR のクロック出力端子とデータ出力端子はそれぞ

れ、対応する 4×4スイッチのクロック入力端子とデータ入力端子に、長さ 2.56mmの PTLを用い

て接続した。各出力 SRのクロック入力端子とデータ入力端子はそれぞれ、対応する 4×4スイッ

チ回路のクロック出力端子とデータ出力端子に、長さ 2.60mmの PTLで接続した。このように並

走するクロックとデータを同一の長さの PTLを用いて伝送することにより、タイミング調整を不

要とした。これらの長さ約 2.6mmの PTLの共振周波数は、(2-28)式でJ=5 [psec]と置くと約 20GHz

と見積もられ、回路の動作周波数 40GHzよりも低いので共振を起こす可能性がある。しかしこれ

らの PTLは交差部を有さないように設計したためクロストークの問題はない。なお、HFCGから

各入力 SRにクロックを供給するために、HFCGと各入力SRは、長さ 0.44mmのPTLと長さ 1.30mm

の PTLで接続した。これらの PTLも交差部は有さないように設計した。表 2-4に示すように、4×4

スイッチ回路の接合数は 1478個、バイアス電流は 188.3mA、消費電力は 0.47mWである。オンチ

ップテスト回路の接合数は 1334個、バイアス電流は 196.5mA、消費電力は 0.49mWである。チッ

プ全体では、接合数が 2812個、バイアス電流が 384.8mA、消費電力が 0.96mWとなった。 

 

2-8-2：測定評価 

 

 4×4スイッチチップを NECの Nb標準プロセス[31]で試作した。JCは 2.5kA/cm2である。図 2-56

は試作した 4×4 スイッチチップの顕微鏡写真である。スイッチチップをセラミックパッケージに

ワイヤボンディングで実装し、そのセラミックパッケージを測定治具に実装し、測定治具を液体

ヘリウムに浸してチップを 4.2K に冷却した。図 2-57 に示すように、4×4 スイッチ回路は 24=16

種類のルーティングを有する。これらすべてのルーティングを試験するため、図 2-57に示したテ

ストパターンを用いてオンチップテストを行った。図 2-58 はオンチップテストで得られた 4×4

スイッチ回路の動作波形であり、16 種類すべてのルーティングについて全ビット動作を 40GHz

クロックで確認した。測定したチップは 10チップであり、そのうち 6チップで 40GHzの全ビッ

ト動作を確認した。40GHzでのバイアスマージンは、最良のチップで±4.5%であった。4×4スイ

ッチ回路のバイアスマージンは、今回設計したスイッチ回路の中で突出してタイミングマージン

が狭い NOT セルのタイミングエラーで制限されているものと考えられる。この実験結果により、

本研究で開発した PTL配線を用いた SFQ論理集積回路の設計方法の有効性が示された。 

表 2-4. 4×4スイッチチップの接合数、バイアス電流、消費電力。 

 接合数 バイアス電流 [mA] 消費電力 [mW] 

4×4スイッチ回路 1478 188.3 0.47 

オンチップテスト回路 1334 196.5 0.49 

4×4スイッチチップ 2812 384.8 0.96 
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4×4 SW

Input SR

Input SR output SR

output SR

H
FC
G

5 mm
 

図 2-56. 試作した 4×4スイッチチップの顕微鏡写真。SW、SR、HFCGはそれぞれ、スイッチ、

シフトレジスタ、高周波クロック発生器である。チップサイズは 5mm×5mmである。 
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set_cross_UL 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0
reset_UL 1 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0
set_cross_LL 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0
reset_LL 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0
set_cross_UR 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0
reset_UR 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
set_cross_LR 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0
reset_LR 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

in0_UL 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1
in1_UL 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0

in0_LL 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1
in1_LL 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0

out0_UR 0 0 1 1 1 1 1 0 1 0 1 0 0 0 0 0
out1_UR 1 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 1 1 1 1 0

out0_LR 0 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 1 0 1 1 1
out1_LR 1 1 0 1 0 1 1 1 0 1 0 0 1 0 0 1

高速切り替えテストパターン１のストア 高速切り替えテストパターン２のストア

14bit高速クロックパルスによる高速動作
とテスト結果２のストア

14bit高速クロックパルスによる高速動作
とテスト結果１のストア

テスト結果１の読み出し テスト結果２の読み出し

 
(a) 

 

set_cross_UL 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0
reset_UL 1 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0
set_cross_LL 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0
reset_LL 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0
set_cross_UR 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
reset_UR 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0
set_cross_LR 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0
reset_LR 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

in0_UL 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1
in1_UL 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0

in0_LL 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1
in1_LL 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 0 1 0 0

out0_UR 1 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 1 1 1 1 0
out1_UR 0 0 1 1 1 1 1 0 1 0 1 0 0 0 0 0

out0_LR 0 1 0 0 1 0 0 1 1 1 0 1 0 1 1 1
out1_LR 1 1 0 1 0 1 1 1 0 1 0 0 1 0 0 1

高速切り替えテストパターン３のストア 高速切り替えテストパターン４のストア

テスト結果３の読み出し テスト結果４の読み出し

14bit高速クロックパルスによる高速動作
とテスト結果４のストア

14bit高速クロックパルスによる高速動作
とテスト結果３のストア  

(b) 

 

図 2-57. オンチップテストの入力パターンと期待出力パターン。(a)と(b)の 2種類のテストパタ

ーンにより、4×4スイッチの全 16種類のルーティングをテストする。 
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2-8-3：解析 

 

 PTL をすべての論理セル間の配線に用いた SFQ 集積回路が、JTL 配線を用いた場合に比べて、

どのような利点をどの程度有するのかを定量的に比較することは非常に重要である。PTL の JTL

に対する優位性は回路の種類に依存するが、本節では今回設計した 4×4スイッチ回路を例にとり、

JTL配線と PTL配線の場合について比較を行った。今回設計した 4×4スイッチ回路と論理回路図

が同一のスイッチ回路は、JTL配線を用いてすでに設計され、40GHz動作が実証されている[72]。

この JTL版 4×4スイッチ回路と、今回設計した PTL版 4×4スイッチ回路とを比較した。比較の結

果を表 2-5に示す。PTL版スイッチは、JTL版と比較して接合数が 50%削減された。したがって、

PTL の使用により回路の歩留まりの向上が期待できる。PTL 版の消費電力とバイアス電流は JTL

版に比べて 55%削減された。大規模な SFQ回路において、高いバイアス電流が発生する磁場によ

る回路の誤動作が深刻な問題になることが指摘されているが[73], [74]、PTL 配線を用いることに

よりこの問題を大幅に軽減できる。回路のレイテンシは JTL版に対して 64%削減された。大規模

な SFQ回路を高速クロックかつ低い誤動作確率で動作させる際に最も重要となる問題は、熱ノイ

ズに起因するタイミングジッタと、プロセスばらつきに起因するタイミングの設計値からのずれ

 
 

図 2-58. 4×4スイッチ回路のオンチップテストの波形。左の写真は 8種類のルーティング動作

（図 2-57 (a)）を、右の写真は別の 8種類のルーティング動作（図 2-57 (b)）を示している。 
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である[30]。SFQ論理集積回路の中で、最大のタイミングジッタおよび最大のタイミングずれは、

クロック入力端子に接続されているクロックパスに含まれる接合数と、データ入力端子に接続さ

れているデータパスに含まれる接合数の合計（ただしクロックパスとデータパスが共有する接合

は除く）が最も多い論理セルである。そのような論理セルを、ここでは便宜上、クリティカル論

理セルと呼ぶ。図 2-59は、今回設計した 4×4スイッチ回路の中のクリティカル論理セルを示した

ものである。クリティカル論理セルは、右側の 2 つの 2×2 スイッチ回路（図 2-59 の 2×2_UR と

2×2_LR）の中の DFF（図 2-53 (a)の D_2）である。クリティカル論理セルの入力端子に接続され

ているクロックパスに含まれている接合とデータパスに含まれている接合の個数の和（ただしク

ロックパスとデータパスが共有する接合は除く）を NJJと定義する。表 2-5に示すように、PTL版

スイッチの NJJは、JTL版スイッチの NJJと比べて 64%削減された。タイミングの設計値からのず
れもタイミングジッタも

JJN に比例するため[30]、PTL 版スイッチでは、JTL 版に比べて、タイ

ミングジッタとタイミングずれがいずれも約 40%削減される。NECの Nb標準プロセスで作製さ

れた JTLの、接合 1個のタイミングジッタは約 0.09psであると報告されている[55]。この値と NJJ

から、JTL版 4×4スイッチ回路のクリティカル論理セルにおけるタイミングジッタは、およそ 1.4ps

と見積もられる。一方、PTL版 4×4スイッチのクリティカル論理セルにおけるタイミングジッタ

はおよそ 0.9ps と見積もられる。また、NEC の Nb 標準プロセスで設計した JTL について、タイ

ミングばらつきの接合数依存性をモンテカルロ計算により評価した Furutaらの報告によれば、タ

イミングずれは接合 1個で約 0.85psecである[54]。この値と NJJから、クリティカル論理セルにお

けるタイミングずれは、JTL版スイッチ回路で約 13.4psec、PTL版スイッチ回路で約 8.1psecと見

表2-5. PTL版4×4スイッチ回路とJTL版4×4スイッチ回路との比較 

 JTL版4×4スイッチ回路 PTL版 4×4スイッチ回路 

接合数 2966 1478 (-50%)a 

消費電力 [W] 1000 470 (-55%) 

バイアス電流 [mA] 415 188 (-55%) 

レイテンシ [ps] 804 291 (-64%) 

NJJ
 b 250 91 (-64%) 

タイミングジッタ c [ps] 1.4 0.9 (-40%) 

タイミングずれ d [ps] 13.4 8.1 (-40%) 
a（ ）内の数字はJTL版に対する値をパーセンテージで表示したものであり、JTL版と等しい

場合を±0%とした。マイナスの数字はJTL版よりも小さいことを示す。 
bクリティカル論理セルの入力端子に接続されているクロックパスとデータパスに含まれる

JJ数の合計。ただしクロックパスとデータパスが共有するJJは除く。 
cクリティカル論理セルにおけるタイミングジッタの見積もり値。 
dクリティカル論理セルにおけるタイミングばらつきの見積もり値。 
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積もられる。このように、JTL配線を PTL配線に置き換えることにより、タイミングジッタとタ

イミングずれも大幅に削減できることが示された。 

以上の比較で明らかになったように、PTL配線の適用により、SFQ論理集積回路の接合数は大

幅に削減される。しかしこれは回路面積が削減されることを意味しない。実際、PTL版 2×2スイ

ッチ（図 2-54）の回路面積は、JTL版 2×2スイッチ回路の約 1.2倍である。この原因のひとつは、

ドライバとレシーバのオーバーヘッドである。このオーバーヘッドを削減するには、PTL 用論理

セルの接合数と回路面積を削減する必要がある。2-7 節で設計した PTL用論理セル（図 2-48）は

CONNECTセルライブラリのセルとドライバセル、レシーバセルを単に接続しただけであるため、

セルの外形が矩形ではなく、冗長な接合も含まれており、改善の余地がある。他の原因は、PTL

の交差部が大きな面積を占めていることである。本研究で設計した PTLの交差部は、図 2-26に示

したように、BAS層と COU層の間の Viaを要する。その結果、PTLの交差部（40m×120m）は、

JTL の交差部（最小で 40m×40m）の 3 倍の面積になっている。この問題を解決するためには、

Nb配線層の層数を増やし、交差部の Viaを不要にする必要がある。図 2-60 (a)に、本研究で用い

reset_UL
set_cross_UL

in0_UL

in1_UL

clkin

reset_LL
set_cross_LL

in0_LL

in1_LL

clkout_UR

out0_UR

out1_UR

clkout_LR

out0_LR

out1_LR

2X2_UL

2X2_LL 2X2_LR

2X2_UR

reset_UL
set_cross_UL

in0_UL

in1_UL

clkin

reset_LL
set_cross_LL

in0_LL

in1_LL

clkout_UR

out0_UR

out1_UR

clkout_LR

out0_LR

out1_LR

2X2_UL

2X2_LL 2X2_LR

2X2_UR

 
 

図 2-59. PTL版 4×4スイッチのクリティカル論理セル。網掛けの論理セル（2×2_URの D_2）

がクリティカル論理セルのひとつである。クリティカル論理セルの入力端子に接続されている

クロックパスとデータパスは太線で示してある。回路の対称性から、2×2_LRの D_2もクリ

ティカルセルである。 
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たプロセスのデバイス構造を示す。図 2-60 (b)には、PTLの JTLに対する優位性を十分活用するた

めのデバイス構造を示す[75]。図 2-60 (b)のデバイス構造を実現するには、少なくとも 9 層の Nb

配線層を集積できるプロセス技術が必要である。このデバイス構造では、チップは 4 枚の Nb の

GNDプレーン（シールドの役割も兼ねる）で区切られた 4階のフロアを有する。例えば、最低階

は DC 電源ラインに、その上の階は論理ゲートに13、その上の階は PTL 配線に、さらにその上の

階は別の PTL配線に用いるデバイス構造が考えられる。そのようなデバイス構造の利点は以下の

とおりである。 

 

(i) Viaを用いずに PTLの交差が作製できるため、PTL交差部の面積を削減できる。 

(ii) PTLを論理ゲートの直上に形成できるため、回路面積を削減できる。 

(iii) PTLがストリップライン（SL）構造になるため、PTLの線幅を削減できる。 

(iv) PTL間にシールド（GNDプレーン）があるため、PTL交差部のクロストークを回避できる。 

 

これらの利点により、PTL配線を用いた SFQ集積回路の面積は、現在の Nb標準プロセス（図 2-60 

(a)）の場合に比べて大幅に削減できる。また、PTLの JTLに対する優位性を最大限に利用するこ

とが可能になる。本研究以降に SRLで開発されたアドヴァンストプロセスは Nb配線層を 9層有

                                                        
13 論理ゲートはジョセフソン接合を含む。ジョセフソン接合の形成に上部Nb電極と下部Nb電極が必要なため、論理ゲートの

形成には2層のNb配線層を要する。 

Current process
(3 Nb layers)

Multi layer process
(9 Nb layers)

Top view

Cross section
GND

GND

GND

GND

Power line

JJ, Logic

PTL

PTL

Logic
Gate

Si substrate

Logic

Logic
Gate

Logic
Gate

Logic
Gate

Si substrate

LogicLogicLogic

 
(a)         (b) 

図 2-60. (a)本研究で用いた 2層配線プロセスと(b) Nb配線層を 9層有する多層配線プロセス。 
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する[76]。そのようなプロセスと PTL配線を組み合わせれば SFQ集積回路の小型化を実現できる。 

 本研究で用いた PTLは線幅が 34mと非常に広い。この線幅の広さは PTL配線のひとつの欠点

と言える。そのためここで PTLの線幅についての将来的な値を見積もることを試みる。本研究で

用いた PTLは特性インピーダンスが 2の MSLであった。JCは 2.5kA/cm2である。レシーバの IC

を現在の 0.14mAから、Nb標準プロセスで使用可能な最小値 0.1mAに変更すれば、PTLの特性イ

ンピーダンスを約 3に上げることができる。これは、レシーバの LIC積を同一とした場合に、IC

を 1/1.4倍にすれば Lを 1.4倍にできるためである。スイッチング時間は LIC積が同一ならばほと

んど変わらないため、レシーバのインピーダンス（(2-10)式）は約 1.4 倍に高くなり、3の PTL

を用いることが可能になる。さらに、JCをアドヴァンストプロセス[76]と同じ 10kA/cm2に高めれ

ば、特性インピーダンスが約 6の PTL を使用することが可能になる。これは、レシーバのスイ
ッチング時間が(JC)-1/2に比例するため、レシーバのインピーダンスが CJ に比例するからである。

このようにして PTLのインピーダンスを 2から 6に高めることにより、線幅は約 1/3となるた

め約 11～12m に縮小される。さらに図 2-60 (b)で示したデバイス構造を実現できれば、PTL は

MSLから SLに変わる。SLの線幅はMSLの線幅のおよそ半分であるので14、6の SLは 5～6m

の幅で実現できる。したがって現在の Nb標準プロセスと同程度の厚さの SiO2絶縁膜で、5mの

線幅は実現可能である。さらに線幅を縮小する方法としては SiO2よりも誘電率が高い絶縁体を用

いることが考えられるが、その場合、PTLの伝搬遅延時間が増大するので15、絶縁体の誘電率は、

線幅と伝搬遅延のトレードオフを考慮して選択すべきである。 

 

2-9：本章のまとめ 

 

本研究では、PTL 伝送回路が共振器であることに着目し、これまで議論されてこなかった共振

器としての PTL伝送回路の物理的性質を考察した。その結果、PTL伝送回路においては、SFQパ

ルス伝送の場合、および、熱雑音やクロストークなどの弱い信号が伝搬する場合の、ふたつのイ

ンピーダンス整合問題が存在することを示した。そして、これらの整合問題は互いに相容れない

ものであり、PTL 伝送回路の設計はこのトレードオフ関係の最適化に帰着することを明らかにし

た。この考察に基づいて、PTL 伝送回路を最適化設計し、試作した。さらに、PTL 伝送回路の評

価においては PTL の共振周波数を含む広い周波数範囲での動作評価が重要であることを指摘し、

リング型テスト回路と、そのリング型テスト回路を用いた PTL 伝送回路の評価方法を開発した。

設計したPTL伝送回路を、開発したリング型テスト回路を用いて評価し、共振周波数を含む 40GHz

までの広い周波数範囲で広いバイアスマージンで動作することを実証した。 

                                                        
14 SiO2絶縁膜の膜厚300nm程度に対してPTLの線幅は10m程度と10倍以上であるため、フリンジの影響は無視できる。そのた

め、MSLからSLに構造を変更すると線幅はおよそ半分になる。 

15 PTLの伝搬遅延時間は誘電率の1/2乗に比例する。 



92 
 

さらに、交差する MSLにおけるクロストークノイズが MSLに接続されているレシーバに与え

る影響を実験的に評価し、シミュレーションを用いた解析を行った。その結果、クロストークノ

イズは主にレシーバの下側バイアスマージンを減少させることを明らかにした。さらに、ノイズ

源 SFQ パルスの伝送レートが、クロストークノイズを受ける MSL の共振周波数に等しいとき、

クロストークノイズが共振によって増幅されることを明らかにした。さらに、この共振によるク

ロストークノイズの増幅作用は、互いに交差するMSLの長さが等しい場合に顕著になることを示

した。また交差するMSLの数が多いほど、クロストークによるレシーバのバイアスマージンの減

少が大きくなることを実験で示した。 

 さらに、すべての論理セル間に PTL配線を用いた SFQ論理集積回路の設計方法を提案した。ま

た、PTLを用いた集積回路の設計に必要となる PTL伝送回路の物理的性質、すなわち、集中定数

とみなせる短い PTLを用いた PTL伝送回路のバイアスマージンンの周波数特性、PTL伝送回路の

伝搬遅延時間の PTL長さ依存性、PTL接続用論理セルのタイミングパラメータとバイアスマージ

ンを、実験とシミュレーションから明らかにした。 

 これら本研究で得られた PTL伝送回路に関する知見と、本研究で確立した PTL伝送回路と、本

研究で提案した SFQ論理集積回路設計方法とを用いて、すべての論理セル間を PTL配線で接続し

た 4×4スイッチ回路を設計、試作し、オンチップテストで 40GHz動作を実証した。さらに、JTL

版 4×4スイッチと PTL版 4×4スイッチを比較し、PTL版 4×4スイッチでは、接合数、消費電

力、バイアス電流、レイテンシ、タイミングジッタ、タイミングの設計からのずれが大幅に削減

されることを示した。これにより、PTLを用いることによる SFQ論理集積回路の低電力化、高速

化への寄与を初めて実回路で定量的に示した。また、PTL 配線の欠点として回路面積の増大を指

摘し、この欠点が Nb多層配線プロセスによって解消されることを示した。 

 今後の課題としては以下のことが挙げられる。 

 まず、PTLの JTLに対する優位性を最大限に生かすために、多層配線プロセスの開発が重要で

ある。そこでは、論理セル、PTL、電源ライン、シールドの層構成の検討が課題となる。また Nb

配線層数の増大に伴い、平坦化プロセス技術が課題になる16。さらに多層配線のデバイス構造にお

ける PTLの設計技術も重要な課題である。具体的には、GNDプレーンが複数存在する場合に GND

プレーンの上に形成された PTLと GNDプレーンの下に形成された PTLとを接続するための、イ

ンピーダンス整合のとれる接続 Viaの構造の研究が重要な課題である17。また、高集積化の観点か

ら、PTLの配線幅の縮小が必要であり、高 JCプロセスと高 JCの回路設計技術が重要な課題となる。

また本研究では、PTL用論理セルを、既存の JTL用論理セルにドライバセルとレシーバセルを接

続することにより構成したため、PTL 用論理セルのレイアウトと接合数が冗長になっている。多

くの JTL用論理セルは入出力端にバッファ接合を有しており、それらのバッファ接合はドライバ

やレシーバとの接続に際して削除できる可能性がある。また、PTL 用論理セルのレイアウトを矩

                                                        
16 多層配線プロセスとそのための平坦化プロセスの研究開発はSRLにより行われた[76], [77]。 

17 多層配線構造におけるPTL配線の設計技術は、本研究以降、Yamadaらによって研究された[78]。 
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形にするなどの改善により、PTL 用論理セルの面積を削減する余地がある。これらの課題を解決

することにより、よりセル面積と接合数が削減され、その結果消費電力、遅延、ジッタ等も削減

された PTL用論理セルが実現できる18。さらに、大規模 SFQ論理集積回路実現のためには、PTL

配線を用いた SFQ論理集積回路のトップダウン設計ツールの開発も不可欠な課題である19。 

また、本研究では、PTL 伝送回路における共振現象のバイアスマージンへの影響を主に検証し

たが、PTL 伝送回路特有の問題として、反射波によるドライバとレシーバのスイッチング時間の

揺らぎの問題がある。この問題は共振条件が満たされている場合には、バイアスマージンの中央

においても起こる。低速動作においては問題にならないが、100GHz超などの超高速動作の場合に

は、タイミングエラー発生の一要因として顕在化する可能性がある。そのため、どの程度のスイ

ッチング時間の揺らぎが生じるのかを検証することと、スイッチング時間の揺らぎを減少させる

ための PTL伝送回路の設計方法の研究が重要な課題になると考えられる。タイミング揺らぎは反

射だけでなく、クロストークノイズによっても発生する。本研究で指摘したように、熱雑音（ド

ライバ接合とレシーバ接合のシャント抵抗で発生する）やクロストークの、共振周波数と等しい

成分は共振によって増幅される。そのため、本来ホワイト雑音である熱雑音は、共振周波数とそ

のハーモニクスの強度が強くなる、いわゆる Colored Noise になると考えられる。そのような

Colored Noiseが存在する場合の PTL伝送回路のジッタはどうなるのか、は研究課題になると考え

られる。 

さらに、高 JC化を進めて接合がセルフシャント接合になるとシャント抵抗が不要になり回路面

積が減ることが期待されているが、一方で PTLドライバ接合、PTLレシーバ接合はCが 1より高

い接合を用いることが一般に必要である20。セルフシャント接合の場合、Cを 1 より高くするた

めにはキャパシティブシャントを用いなければならないと考えられるが、そのような場合の PTL

伝送回路の設計は研究課題である。そのような研究は、現状のプロセスでも先行的に研究するこ

とが可能である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
                                                        

18 PTL用論理セルの小型化は、本研究以降、Nakagawaらにより、ひとつのアプローチが研究されている[79]-[81]。 

19 PTL配線を用いたトップダウン設計ツールの開発は、Kamedaら[82]、Tanakaら[83]によって行われている。 

20 これはドライバ接合とレシーバ接合がシャント抵抗だけでなくPTLの特性インピーダンスによってもシャントされている

からである。 
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第 3章：マルチチップモジュール（MCM）とチップ間

SFQパルス伝送回路 
 

 実用レベルの SFQ ディジタルシステムを実現するためには、マルチチップモジュール

（Multi-Chip Modules; MCMs）が不可欠である。MCMの利点は、高い歩留まりで大規模な集積回

路を実現できることである。1 つのチップで集積回路を実現する場合、回路規模が大きくなるほ

ど歩留まりが低下する。MCM では、限られた規模の集積回路チップを複数実装して接続するこ

とにより、1つのチップで実現するよりも高い歩留まりの集積回路を実現することが可能である。

本章では、SFQ MCM実現の鍵となる課題である、チップ間 SFQパルス伝送回路について述べる。

SFQ 回路の高速性を MCM レベルでも活かすには、MCM 全体がチップ単体と同程度のクロック

周波数で、あたかも 1 枚のチップのようにシームレスに動作することが必要である。そのために

は、チップ上と同程度の伝送レートでチップ間パルス伝送が可能な、チップ間高速パルス伝送回

路が必須である。しかし、チップと MCM 基板とを接続するはんだバンプにおける構造不連続に

起因する反射や信号損失があるため、この課題は技術的に困難であり、これまで様々なチップ間

高速信号伝送回路の研究開発が試みられた[48], [84]-[89]。 

本章ではまず、従来のチップ間高速パルス伝送回路について述べ、その課題を指摘する。そし

て、従来よりも高速なチップ間 SFQパルス伝送回路を提案し、シミュレーションによりその物理

的性質を明らかにするとともに最適化設計を行う。また、反射の要因であるバンプ接続構造につ

いて 3次元高周波解析を行い、SFQパルス伝送に必要な帯域を確保するためのバンプ接続構造を

検討する。さらに、設計したチップ間 SFQパルス伝送回路の試作と実験について述べる[90], [91]。 

 

3-1：従来のチップ間SFQパルス伝送回路と課題 

 

 MCMは、配線が形成されたMCM基板に複数の集積回路チップをマウントし、チップ間を電気

的に接続したモジュールである。チップと基板との接続方法は、チップを基板に対してフェイス

アップで配置し、ワイヤボンディングで接続する方法や、チップを基板に対してフェイスダウン

で配置し、はんだバンプで接続する方法などがある。SFQ論理集積回路は現在の JC=2.5kA/cm2の

プロセスでも 40GHz以上の高速クロックで動作するので、MCM全体をチップ単体と同程度のク

ロック周波数で動作させるには、チップ間で 40Gbps/ch以上の高いスループットで SFQパルスを

伝送する必要がある。そのような超高速パルス伝送をチップ間で行うためには、ワイヤではなく

インダクタンスの小さなはんだバンプを用いてチップと基板とをフリップチップ接続することが

必須である。 

図 3-1に SFQ MCMの構成を示す。MCM基板上に複数のチップがはんだバンプでフリップチッ
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プ接続されている。チップ間パルス伝送はドライバとレシーバによって行われる。ドライバから

出力された SFQパルスは、チップ上 PTL、バンプ、基板上 PTL、バンプ、チップ上 PTLを通って

別チップのレシーバで受信される。チップ間 SFQパルス伝送の技術的困難は、チップとMCM基

板とを電気的および機械的に接続するはんだバンプにおける、構造的不連続に起因するインピー

ダンス不整合による反射および信号損失である。反射と信号損失はドライバとレシーバのバイア

スマージンを減少させる原因となる。この問題に対しては、反射と損失に対する耐性の高いチッ

プ間パルス伝送回路の設計、および、バンプ接続構造の広帯域化の両面からのアプローチが必要

である。 

はんだバンプによるフリップチップ実装技術は、これまでにいくつかの研究が行われている[92], 

[93]。Josephson 接合は高温にさらされると ICが低下するため、120℃程度より低い融点を持つは

んだ材料が必須である。その候補として融点が 117℃の InSnがあり、InSnはんだを用いた超伝導

回路のためのフリップチップ実装技術が報告されている[92], [93]。一方、SFQ パルスを 40Gbps

以上の高い伝送レートで伝送するためにはどのようなバンプ接続構造が必要かという、バンプ接

続構造の広帯域化設計は、バンプの直径や高さだけではなく、チップと MCM 基板の材料やデバ

イス構造、バンプに接続する伝送線路のインピーダンスと線幅等にも依存する。そのため本研究

では、本研究で用いるチップとMCM基板のデバイス構造、およびMSLのインピーダンスと幅に

特化して、SFQ パルス伝送に必要な帯域を有するバンプ構造をシミュレーションで検討し、実験

で検証する。 

SFQ回路のためのチップ間パルス伝送回路は、最初、Polonskyらによって多磁束量子（Multi Flux 

Quantum; MFQ）ドライバを用いたMFQ伝送方式が提案された[84]。MFQ方式では、直列接続さ

れたM個の DC SQUIDに JTLが磁気結合したMFQドライバを用いる。SFQパルスが入力される

Driver Receiver

MCM基板チップ チップ

バンプ

反射 反射

基板上PTL チップ上PTLチップ上PTL

Driver Receiver

MCM基板チップ チップ

バンプ

反射 反射

基板上PTL チップ上PTLチップ上PTL

 
 

図 3-1. SFQ MCMの構成。 
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と、SFQパルスが伝搬する JTLと磁気結合しているM個の DC SQUIDがスイッチし、M個の SFQ

に相当するMFQパルスが出力される。直列接続する SQUIDの個数Mを多くするほどドライバの

出力を高くすることができる。シミュレーションにより、JC=1kA/cm2プロセスを想定した場合、

M=4 で PTL の特性インピーダンスを 5とでき、20Gbps/ch まで動作可能と報告されている[84]。

しかし実験結果は報告されていない。回路構成を見る限り、MFQドライバはパラメータマージン

が狭いと考えられる。直列接続された M 個の SQUID が同時にスイッチしなければ、意図した高

出力のドライバは実現できないからでる。パラメータのばらつきにより、各 SQUIDがスイッチす

るタイミングがずれるため、設計通りの出力を得られなくなる。さらに、MFQドライバは回路規

模が大きく消費電力が大きいという欠点も有する。 

その後 Gupta らによって、SFQ/DC をドライバに用いた、チップ間レベル信号伝送方式が提案

された[85]。この方式は、Tフリップフロップ（T flip-flop; TFF）ベースの SFQ/DCをドライバと

して用いることにより、SFQ パルス入力をレベル信号に変換してチップ外に出力する。レシーバ

は高感度の SQUIDになっており、受信する信号の立ち上がりエッヂと立下りエッヂで複数の SFQ

パルスを出力する。そのため、高感度 SQUID の後段に、この複数の SFQ パルスの先頭のパルス

のみを残すための論理回路が接続されている。この方式はレベル信号を用いるため、SFQ パルス

のような psec幅の短パルス信号を伝送するよりも、バンプ接続部でのインピーダンス不整合に対

して耐性が高い。Gupta らは、このチップ間レベル信号伝送を 1Gbps/ch まで実証した[85]。InSn

はんだバンプの形成とフリップチップボンディングは TRWで行われており、バンプ直径は 100m

である。また HYPRESの 3mプロセスを用いていることからチップの JCは 1kA/cm2であると推

定される。スループットの上限は測定治具によって制限されていると述べられている[85]。この方

式を用いたチップ間パルス伝送は、その後 Kangらによって 10Gbps/chまで実証されたが[86]、そ

れ以上の高速動作はその後報告されていない。この方式は信号の幅が長いため、伝送レートがチ

ップ上の信号伝送レートに比べて低くなるという欠点を有する。さらに、レシーバ側にパルス列

の先頭パルスのみを選択するための論理回路が必要なため回路規模と消費電力が大きいという欠

点も有する。 

チップ間での SFQパルス伝送に初めて成功したのはMaezawaらである[87]-[89]。Maezawaらの

方式では、MCM基板上に接合を形成し21、チップ上の接合と基板上の接合とはんだバンプのイン

ダクタンスを用いて、バンプをまたぐ JTLを構成することにより、チップと MCM基板との間で

SFQパルスを伝送する。バンプを集中定数として JTLのインダクタンスに用いることにより、イ

ンピーダンス不整合の問題を回避している。すなわち、はんだバンプに PTL を接続しないため、

反射の問題を回避できる。実験では測定治具の帯域の制約により低速での機能実証にとどまった

が、JC=1.6kA/cm2のプロセスで、バンプ接続部の自己インダクタンスを 30pH（バンプ直径は 100m

を想定）とした場合、60Gbps を超えるチップ間 SFQ パルス伝送が可能であることをシミュレー

                                                        
21 本論文では、Josephson接合を形成したMCM基板をアクティブ基板と呼ぶ。これに対し、Josephson接合を形成せずにPTL等

のみを形成したMCM基板をパッシブ基板と呼ぶ。 
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ションで示した[88], [89]。しかしこの方式は、MCM基板に接合を集積しなければならないという

欠点を有する。MCM基板の大きさは、アプリケーションに依存するが、数 cm角あるいはそれ以

上のオーダーの大きさになると予想される。そのような面積の広い MCM 基板上に接合を集積し

た場合、プロセスの欠陥や素子パラメータのばらつきにより、チップ間配線の伝播遅延時間が設

計からずれたり、信号が伝播しないチップ間配線が発生する可能性がある。さらに、基板が電力

を消費するという欠点もある。また、基板上に接合と抵抗を集積しなければならないため、基板

のプロセスコストも増大する。これらのことから、接合を用いない MCM 基板、いわゆるパッシ

ブ基板を用いたチップ間 SFQパルス伝送が最も望ましい方式である。 

そのような、基板上に接合を形成しないパッシブ基板を用いたチップ間 SFQパルス伝送は、Herr

らによって初めて実証された[48]。Herrらは、2磁束量子（Double Flux Quantum; DFQ）を出力す

る DFQドライバの出力端に、チップ間伝送の PTLの特性インピーダンス Zと等しい抵抗 Rを挿

入した、DFQ方式を提案した。この DFQ方式を図 3-2に示す。図のように DFQ方式ではドライ

バ接合が DFQを生成するが、ドライバ出力端に接続された抵抗によりパルスの電圧が半分になる

ため PTL 上には SFQ パルスが出力される。DFQ 方式の動作を詳しく説明するために、図 3-3 に

DFQ ドライバの等価回路図を示す。DFQ ドライバは、ドライバの最終段の接合 J1 とその前段の

接合 J2 をアンシャントにすることにより、SFQ パルスが入力されたときに最終段の接合 J1 の位

相が 4回り DFQが出力される。最終段の接合で出力された DFQパルスの電圧は、ドライバの出

力端に接続された抵抗 Rで 1/2に減衰する。これは Rが PTLの特性インピーダンス Zと等しい値

に設計されているからである。したがって PTL 上に出力されるパルスが運ぶ磁束は0 になる。

2-1-4で明らかにしたように、チップ上 SFQパルス伝送用の PTL伝送回路では、ドライバの出力

抵抗通過後のパルスが運ぶ磁束は0よりも小さくなり、それがレシーバ端で反射が発生する一因

になっていた。これと異なり DFQ ドライバでは、PTL 上を磁束0が伝送されるため、レシーバ

端での反射を抑制する効果が期待できる22。さらに PTL のドライバ端は、PTL の特性インピーダ

ンス Zと整合した Rで終端されているため（厳密には Rの先にドライバの接合やインダクタンス

が接続されているので完全な整合終端ではない）、ドライバに入射する反射波は Rでほぼ消費され

る。以上のように、DFQ方式は、従来チップ上で用いられてきた SFQドライバに比べて、レシー

バに伝送する信号のエネルギーを高くできる。さらに、レシーバ端での反射の強さを抑制し、か

つ、レシーバやバンプ接続構造で発生する反射波は Rでほぼ吸収できる。Herrらは、DFQ方式に

より、パッシブ基板上でのチップ間 SFQ パルス伝送を実証した。チップは JC=8kA/cm2で試作さ

れ、InSnはんだバンプの直径は 100m、高さは 6mであり、得られた最大スループットは 60Gbps

であった[48]。なお、この高速動作実証は、評価チップ上に集積された疑似乱数（Pseudo-Random 

Bit Sequence; PRBS）発生器とエラーディテクタを用いたオンチップセルフテストで行われた。 

 
                                                        

22 実際には、PTLからレシーバ接合に入射する電圧波形の積分値とレシーバ接合からPTLに向かって出力される電圧波形の積

分値が等しいだけでは反射を解消することはできない。反射は、入力電圧波形と出力電圧波形の差分であるので、入射する電圧

波形と出力される電圧波形の時間変化が同一でない限り、反射波が発生すると考えられる。 
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しかし、DFQ 方式にはいくつかの課題がある。まず、ドライバの最終段の接合 J1が SFQ の入

力に対して DFQを生成するため、J1への入力磁束と J1からの出力磁束の間に0の差が生じ、こ

の差がドライバ入力端に向かって伝搬する。つまり、DFQドライバは、自身の出力端で SFQパル

スの反射を生成する。このドライバの入力側に向かって戻っていく SFQ反射パルスは、エスケー

プ接合 J4をスイッチさせることによりドライバの外に出される。DFQドライバはエスケープ接合

J4のスイッチが完了しないと次の SFQパルス入力を受け付けられない。ゆえに伝送レートが遅く

なるという欠点を有する。Herrらが実証した DFQドライバを用いたパルス伝送回路の性質を調べ

るために、DFQドライバを用いたパルス伝送回路を JC=2.5kA/cm2でシミュレーションした。シミ

R Z

R = Z

20 0

J5 J4
J3 J2 J1

0

入力パルス

出力パルス

反射パルス

0

アンシャント接合
 

 

図 3-3. DFQドライバとの構成と動作原理。 

Driver Receiver

MCM基板（パッシブ基板）チップ チップ

DFQ
SFQ

反射 反射
SFQ

 

 

図 3-2. DFQドライバ方式。 
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ュレーションの結果、エスケープ接合 J4のスイッチが終了するまで次の入力パルスを受け付けな

いため、スループットは 30Gbpsに達しなかった。SFQ回路の動作速度は JCの 1/2乗に比例する。

したがって、JC=8kA/cm2では JC=2.5kA/cm2の場合の約 1.8倍のスループット（54Gbps未満）でし

か動作しないため、Herrらが報告しているような 60Gbpsでの低 BER動作は実現困難であると考

えられる。さらに、図 3-4 (a)に示すように、J1をアンシャントにしているため、J1のスイッチン

グ後にプラズマ振動が長く続く。その結果、図 3-4 (b)に示すように、パルス間隔が 30psec以下の

パルス列を入力すると、プラズマ振動が収まっていないうちに次の SFQパルスが入力されるため、

出力パルスの間隔が不均一になるという問題も有する。これらの DFQ ドライバ特有の性質は、

DFQドライバのスループットの向上や高速動作時の安定性を妨げる。特に、チップ上の PTL伝送

回路と同程度のスループットを実現できないことは、チップ間伝送回路が MCM の速度を律速す

ることになるので、解決すべき重要な課題である。 

一方、チップ上の SFQ パルス伝送に用いられている SFQ ドライバは、DFQ ドライバに比べて

出力が小さく、反射の抑制も弱い。しかし第 2 章で実証したように、共振のクオリティの低減と

インピーダンス整合の間のトレードオフを最適化すれば、少なくともチップ上の SFQパルス伝送

においては、共振周波数でも広いバイアスマージンで安定に動作することが可能である。SFQ ド

ライバは JTLと等価なので最も単純な構成のドライバである。さらに、DFQドライバと異なりド

ライバの出力端からドライバ入力端に向かう反射が発生しないため、エスケープ接合が不要であ

り、DFQドライバよりも高いスループットを実現できる。したがって、SFQドライバをチップ間

SFQ パルス伝送に用いることができれば、考えうる最も小規模な回路で最大のチップ間伝送レー

トを実現できる。このアイディアを検証するために、SFQドライバによるチップ間 SFQパルス伝

送回路の設計と実験を試みた。 
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(a)           (b) 

図 3-4. DFQドライバのシミュレーション波形。(a) 1個の SFQパルスを入力した場合、(b) パ

ルス間隔 30psecのパルス列を入力した場合。 
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3-2：チップ間SFQパルス伝送回路の設計 

 

SFQ集積回路は、現状レベルの JC=2.5kA/cm2のプロセスでも 40GHzの高速クロックで動作する。

そこでチップ間 SFQパルス伝送回路のスループットの目標値を 40Gbps/chとした。この高速動作

を実現するためにはチップ間 SFQパルス伝送回路のバンプでの反射と損失に対する耐性の向上と、

バンプ接続構造の広帯域化が必要である。そのために、以下の指針で設計を行った。 

 

(i) レシーバ接合の ICを可能な限り低くすることにより、受信感度を可能な限り高める。これに

より、バンプ接続構造での反射によって信号パルスのエネルギーが損失してもレシーバが広

いバイアスマージンで動作できるようにする。 

(ii) ドライバ接合の ICを可能な限り高くすることにより、ドライバの出力パルスのエネルギーを

可能な限り高くする。これにより、バンプ接続構造での反射によって信号パルスのエネルギ

ーが損失しても、可能な限り高いエネルギーの信号をレシーバに伝達させる。 

(iii) ドライバの出力端に PTLと直列に抵抗を接続することにより、チップ間 SFQパルス伝送回路

の共振のクオリティを、第 2章で実証した PTL伝送回路の共振のクオリティと同程度になる

ように設計する。これにより、バンプ接続構造やレシーバで発生する反射を速やかに減衰さ

せ、共振の影響を低減する。 

(iv) SFQ パルスを伝送するために必要な帯域を確保できるバンプ接続構造を 3 次元構造解析で検

討し、バンプ接続構造での反射と損失を可能な限り低減する。 

 

図 3-5に、設計したチップ間 SFQパルス伝送回路の等価回路図を示す。JC=2.5kA/cm2プロセス

を用いるため、PTLの特性インピーダンス Zは第 2章の PTL伝送回路の値を踏襲し 2とした。

ドライバもレシーバも、ICの 70%にバイアスされた、LIC積が0/2 の 2 接合 JTL である。JD2 と

JR1以外の接合はC=1である。一方、JD2と JR1は、接合のベアなC（接合とシャント抵抗だけ

で決まるC）が 4になるようにシャント抵抗を設計した。これらは、2-2節で設計したチップ上伝

送用の SFQパルス伝送回路の基本設計を踏襲した。 

上記(i)～(iii)の設計指針に従って、ドライバとレシーバの回路パラメータを設計した。まず上記

(iii)に従って、バンプ接続構造およびレシーバからの反射は、チップ上伝送用の PTL 伝送回路と

同様に、ドライバの出力端に、PTLと直列に抵抗 RD1を挿入することで吸収する。RD1の値はチ

ップ上の PTL伝送回路と同じ値とし、PTL伝送回路の共振のクオリティを同程度に設計した。次

に上記(i)に従って、レシーバ接合の ICを、NEC の Nb 標準プロセス[31]で保証している最小値で

ある 0.1mAに設計し、レシーバの感度を可能な限り高めた。これは第 2章で設計した PTL伝送回

路のレシーバ接合の IC（0.14mA）の 0.71倍である。これらの条件を固定し、その条件下で、上記

(ii)に従いドライバの ICを高くした場合の、ドライバの出力パルスの振幅と、ドライバのバイアス

マージンをシミュレーションで計算した。このシミュレーションではバンプ接続構造からの反射
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は無視した。図 3-6 に、ドライバの上側バイアスマージンの、ドライバ接合の ICに対する依存性

のシミュレーション結果を示す（ドライバの下側バイアスマージンはドライバの ICに依存しなか

ったため図には記載していない）。図 3-6には、ドライバの上側バイアスマージンを決定する誤動

作も示した。すなわち図 3-6 において、①はバイアスだけでドライバがスイッチしてしまう誤動

作であり、バイアスがドライバ接合の ICを超えている状態である。②はレシーバからの反射によ

ってドライバがスイッチしてしまう誤動作である。③はドライバに SFQパルスが入力されたとき

にドライバが DFQパルスを出力してしまう誤動作である。④が正常動作である。ドライバ接合の
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図 3-6. ドライバの上側バイアスマージンの、ドライバ接合の ICに対する依存性と、上側バイ

アスマージンを決める誤動作。縦軸は PTL伝送回路のバイアスを、設計値を基準にパーセン

テージで表示したものである。 

Driver Receiver

Z

JD1 JD2

RD1LD1 LD2

ID1

JR2JR1

LR1 LR2

IR1

 

図 3-5. 設計したチップ間 SFQパルス伝送回路の等価回路図。JD1=JD2=0.4 mA、JR1=JR2=0.1 

mA、LD1=LD2=1.3 pH、LR1=LR2=5.2 pH、ID1=0.56 mA、IR1=0.14 mA、Z=2 、RD1=0.68 。

JD1と JR2はC=1に、JD2と JR1はC=4に、それぞれシャントされている。 
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ICを高くするほどドライバの出力振幅は高くなる。しかし、図 3-6 のように、ドライバ接合の IC

が 0.4mA以上の場合、ドライバ接合の ICを高くするほど、反射によってドライバがスイッチする

②の誤動作、および、ドライバが DFQを出力してしまう③の誤動作が、より低いバイアスで発生

し、上側バイアスマージンが狭くなることが示された。これは、ドライバ接合 JD2がシャント抵

抗だけでなく RD1 と PTL の直列接続によってもシャントされているため、JD2 のベアなCを 4

に固定した場合、ICが高くなるほど実質的なC（シャント抵抗と RD1と PTLのインピーダンスの

合成抵抗で JD2をシャントしたとして算出されるC）が高くなるからであると考えられる。した

がって、上記(ii)の設計指針において、ドライバの出力振幅の増大とバイアスマージン拡大の間に

はトレードオフが存在することが明らかになった。このトレードオフを最適化した結果、JD2 の

ICとして上側バイアスマージンが最も広くなる IC=0.4mAを得た。 

第 2 章の PTL 伝送回路のドライバと本章のチップ間伝送回路（図 3-5）のドライバの設計バイ

アスでの出力波形を図 3-7に示す。図 3-4に示した DFQドライバの出力波形と大きく異なり、ス

イッチ後のプラズマ振動が抑制されている様子が分かる。表 3-1に、第 2章の PTL伝送回路のド

ライバと本章のチップ間伝送用ドライバの出力電流のピーク値を示す。チップ間伝送用ドライバ

の出力パルスの振幅は設計バイアスにおいて 0.27mA であり、チップ上伝送用ドライバの 1.17倍

に高められた。また、チップ上伝送用ドライバでは設計バイアスの+20%までバイアスしても出力

電流ピーク値は 0.25mAだが、チップ間伝送用ドライバでは、設計バイアスの-20%で 0.25mAの電

流を出力できる。 

最適化されたチップ間 SFQ パルス伝送回路（図 3-5）の、ドライバとレシーバの共通バイアス

のマージンの動作周波数依存性のシミュレーション結果を図 3-8 に示す。この動作周波数は SFQ

パルス伝送のスループットと等価である。シミュレーションで用いた PTLの長さは 3mmである。

図 3-8には、比較のために第 2章の PTL伝送回路のシミュレーション結果（図 2-16）もあわせて

示した。図のように、最適化されたチップ間 SFQパルス伝送回路は、動作周波数 10Gbps～40Gbps

にわたって、設計バイアスに対して-38.7%～+30.1%の広いバイアスマージンを持ち、第 2章の PTL

伝送回路に比べると約 16%、下側バイアスマージンが拡大している。これは、上記(i)～(iii)の設計

指針に従って最適化した結果である。したがって、このチップ間伝送回路を用いれば、バンプ接

続部で反射や損失が存在する場合であっても、第 2章の PTL伝送回路よりも広いバイアスマージ

ンで動作すると考えられる。 

 

表 3-1. 第 2章の PTL伝送回路と本章のチップ間伝送回路のドライバの出力電流ピーク値。 

バイアス [設計値に対する%] -20% ±0% +20% 

第 2 章の PTL 伝送回路のドライバ
の出力電流ピーク値 [mA] 

0.22 0.23 0.25 

本章のチップ間伝送回路のドライ

バの出力電流ピーク値 [mA] 
0.25 0.27 0.29 
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3-3：MCMにおける広帯域バンプ接続構造の検討 

 

 SFQ パルスをチップ間で高速に伝送させるためには、チップと MCM基板を接続するバンプ接

続構造を広帯域にする必要がある。一般にディジタル信号の波形が含む高周波成分の最大値 fmax
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図 3-8. チップ間SFQパルス伝送回路のバイアスマージンの動作周波数依存性のシミュレーシ

ョン結果。比較のために第 2章のチップ上伝送用 PTL伝送回路のバイアスマージンも示した。 
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図 3-7. チップ間 SFQパルス伝送回路のドライバと第 2章のチップ上伝送用 PTL伝送回路のド

ライバの設計バイアスでの出力波形の比較。 
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の目安は、ディジタル信号の立ち上がり時間を trとすると、およそ 0.5/trである
23。SFQパルスの

場合、JC=2.5kA/cm2では trはおよそ 2psecなので、最大周波数 fmaxはおよそ 250GHzと見積もられ

る。そのためここでは 250GHz以上の帯域を有するバンプ接続構造を、3次元高周波解析を用いて

検討する。バンプ接続構造の帯域は、バンプの直径や高さだけではなく、チップと基板のデバイ

ス構造、MSLのインピーダンスと線幅等に依存する。そのため本研究では、本研究で用いるデバ

イス構造、および、MSLのインピーダンスと線幅に特化して、SFQパルス伝送に必要な帯域を有

するバンプ接続構造を検討する。 

図 3-9に、解析を行ったバンプ接続構造のモデルを示す。各信号バンプを 4個の GNDバンプで

囲むことにより、同軸ケーブルのような構造にした。信号バンプ、GNDバンプとも直径は同じで

あり、信号バンプと GNDバンプの間の距離もバンプの直径と同じにした。チップ、MCM基板と

も NECの Nb標準プロセス[31]で試作することを想定しており、PTLは BAS配線層を用いた 2

のMSLであり、線幅は 34mである。 

まず、バンプ接続構造の帯域について考察する。図 3-10はバンプによって接続されたチップ上

MSL と基板上 MSL での、信号電流の流れるパスとそのリターン電流の流れるパスを概念的に示

したものである。図 3-10に示すように、信号は基板上MSL→信号バンプ→チップ上MSLという

パスで流れる。一方、リターン電流は、チップ上MSL直下の GNDプレーン→GNDバンプ→基板

上 MSL 直下の GND プレーンというパスで流れる。したがって、リターン電流が MSL の直下か

ら離れて流れる部分が存在する。そのような部分では寄生インダクタンスが発生すると考えられ

る。これは MSL、SL、同軸ケーブル等の伝送線路一般において、信号線と GNDの距離が遠いほ

ど伝送線路の単位長さあたりのインダクタンスが増大することから類推できる。一方、信号バン

プが形成されるボンディングパッドの直径がMSLの幅よりも大きければ、信号用のボンディング

パッドと GNDプレーンの間に寄生キャパシタンスが発生すると考えられる[95]。ボンディングパ

ッドの直径が増大するほど、上記の寄生キャパシタンスは増大し、かつ、信号バンプと GNDバン

プの間の距離が長くなり上記の寄生インダクタンスも増大する。したがって、信号バンプと GND

バンプの間の距離をバンプ直径と等しくするという図 3-9 の構造の場合、バンプ直径が大きくな

るほど寄生成分が増大し、その結果、寄生成分が構成する LC 共振回路の共振周波数が低下して

バンプ接続構造の帯域が低下すると考えられる。以上の考察から、はんだバンプの直径、および

信号バンプと GNDバンプの間の距離を小さくすることが、バンプ接続構造の帯域を向上するため

に有効であると結論付けられる。しかし、信号バンプと GNDバンプとの間の距離を狭くすること

は、信号バンプと GNDバンプのショートが発生する確率を高める。また、バンプ直径を小さくす

るほどチップと MCM 基板との接続部の歩留まりが低下する。本研究では、バンプ間の距離はバ

                                                        
23 デューティ比が50%程度の場合は、必要な帯域の目安は信号の伝送レート（繰り返し周波数）の3次または5次高調波の周

波数となる[94]。SFQパルスの場合、JC=2.5kA/cm2ではパルス幅は2psec程度なので、40GHzクロック（クロックサイクル25psec）

ではデューティ比が8%程度となり、50%に比べて非常に小さい。そのようなデューティ比が低く立ち上がりの速いパルス列の場

合、帯域の目安はおよそ0.5/trとなる[94]。 
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ンプ直径と等しい値のままとして、バンプ直径を小さくした場合に、どの程度までバンプ直径を

小さくすれば SFQパルス伝送に必要な帯域を実現できるか、解析を行った。 

図 3-9のバンプ接続構造で、直径 100mと直径 50mの 2種類のバンプ接続構造について、Ansoft

の HFSS（High-Frequency Structure Simulator）[96]を用いて Sパラメータを計算した。この計算で

は、超伝導体（Nb）とはんだバンプ（InSn。4K で超伝導になる）は完全メタルとして近似した。

なお、試験的に作成した MCM サンプルにおいて、チップと基板とをフリップチップ接続した後

のバンプの高さは、バンプ直径が 100mの場合は 8m、バンプ直径が 50mの場合は 3.5mであ

ることが断面 SEM 観察により評価された24。バンプ接続構造の数値解析では、この SEM 観察で

                                                        
24 ボンディング後のバンプ高さの測定評価は、フリップチップボンダーの購入先であるソニーイーエムシーエス株式会社に

より行われた。 

基板 チップ

G

GG

G

S
信号

リターン

 

図 3-10. バンプ接続構造における信号電流とリターン電流の流路。 

基板 チップ

G

GG

G
基板上
MSL

34m幅

チップ上
MSL

34m幅

S

バンプ間隔 = バンプ直径

GNDバンプ信号バンプ
 

図 3-9. MCMのバンプ接続構造の解析モデル。S、Gはそれぞれ、信号バンプ、GNDバンプで

ある。 
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得られたバンプ高さを用いた。図 3-11に示すように、計算の結果、直径 100mバンプ接続構造は

約 335GHz で共振することが示された。一方、直径 50m のバンプ接続構造では共振周波数が

350GHz 以上になることが示された。帯域の目安となる 3dB の挿入損失は、100m バンプで約

140GHz、50mバンプでは約 340GHzであった。この計算結果から、100mバンプの場合は SFQ

パルスの fmax（およそ 250GHz）よりも非常に狭い帯域しかないため、バンプ接続構造を通過する

と SFQパルスの立ち上がりと立ち下りがなまり、ピーク値が低下したブロードなパルスになると

考えられる。その結果、レシーバの下側バイアスマージンは減少すると考えられる。さらに、レ

シーバのスイッチング時間が長くなり、チップ間 SFQパルス伝送のスループットも低くなると考

えられる。また、図 3-11 (b)に示した S11 の数値解析結果から、100m バンプの場合、S11 は約

140GHz で-3dB であり、SFQ パルスの 140GHz 以上の周波数成分は半分以上のエネルギーがドラ

イバ側に反射されてくるため、反射の影響が強い。一方、50m バンプの場合、帯域は SFQ パル

スの fmax（およそ 250GHz）を十分超えており、SFQパルスの波形の劣化を小さく抑えることがで

きると考えられる。そのため、チップ上のデータレートと同等の 40Gbps等の高スループットでの

チップ間 SFQパルス伝送が可能であると考えられる。また、図 3-11 (b)に示した S11の数値解析

結果から、直径 50mのバンプでは SFQ パルスの fmax（およそ 250GHz）でも S11が約-7dBであ

る。したがって SFQパルスの 250GHzの周波数成分のエネルギーの約 20%がドライバに向かって

反射され、それ以下の周波数の成分の反射はさらに小さい。このように直径 50m のバンプ接続

部で発生する反射は 100mバンプに比べて非常に小さい。このシミュレーションは超伝導体を完

全メタルで近似したため厳密ではない。しかし、100m バンプと 50m バンプとで、バンプ接続

構造の帯域に大きな差があることが示された。実際のチップ間 SFQパルス伝送がバンプ直径にど

の程度依存するのかは、実験で検証する。 

 

 

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

0 50 100 150 200 250 300 350

S1
1 

[d
B

]

周波数 [GHz]

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

0 50 100 150 200 250 300 350

S2
1 

[d
B

]

周波数 [GHz]

50mバンプ

100mバンプ

50mバンプ

100mバンプ

 

(a)           (b) 

図 3-11. バンプ接続構造の Sパラメータのシミュレーション結果。(a) S21、(b) S11。 
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3-4：チップ間SFQパルス伝送回路の試作と測定評価 

 

3-4-1：評価回路の設計 

 

設計したチップ間 SFQ パルス伝送回路（図 3-5）の高速特性を評価するために、第 2章と同様

にリング型テスト回路[57], [60], [61]を設計した。リング型テスト回路は、Herrらがチップ間 SFQ

パルス伝送の実証に用いたオンチップ PRBSセルフテスト回路[48]と異なり、高精度のタイミング

設計が不要なので、テスト回路自体が発生する誤動作を無視できる程度に低減することができる。

図 3-12 に、設計したリング型テスト回路の構成を示す。このリング型テスト回路は、ドライバ、

レシーバ、固定バイアスブロック、可変遅延線（Variable Delay Line; VDL）、DC/SFQ、SFQ/DC、

チップ上MSL、基板上MSL、はんだバンプとから構成される。チップ上MSLは 2本あり、ドラ

イバとバンプを接続するMSLは長さ 2.2mm、レシーバとバンプを接続するMSLは長さ 1.6mmで

ある。一方、基板上 MSL は長さ 2.6mm である。チップと基板とをはんだバンプでフリップチッ

プ接続すると、チップ上の 2本の MSLと基板上MSLとがはんだバンプを介して接続され、その

結果、ドライバの出力端とレシーバの入力端とが長さ計 6.4mmの MSLと 2 つのバンプによって

電気的に接続される。長さ 6.4mm の MSL の共振周波数は、2-4 節の(2-28)式でJ=5psec とおくこ

とにより、約 9GHzと見積もられる。 

 

Input

Output

Switch Averaged voltage

D

R

2.2 mm

1.6 mm 2.6 mm

Chip Carrier

D/S

S/D

SPL

CB

VDL
On-chip MSL

On-carrier
MSL

Signal bumpGround bump

J

JJ

J

J

Fixed-biased block

SW

BUF_REC

BUF_DRV

 
図 3-12. 設計したリング型テスト回路の構成。D/S、S/D、J、SPL、CB、D、R、VDL、SW、

BUF_DRV、BUF_RECはそれぞれ、DC/SFQコンバータ、SFQ/DCコンバータ、JTL、スプリッ

タ、コンフルエンス・バッファ、ドライバ、レシーバ、可変遅延線、スイッチ、ドライバ用電

流増幅回路、レシーバ用電流増幅回路である。 
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固定バイアスブロックは、JTL、スプリッタ（Splitter; SPL）、コンフルエンス・バッファ（Confluence 

Buffer; CB）のほかにスイッチ、BUF_DRV、BUF_REC から構成される。ここで BUF_DRV は、

IC=0.4mAのチップ間伝送用ドライバと CONNECTセルライブラリの JTL（接合の IC=0.22mA）と

を接続するための電流増幅回路であり、接合の ICを段階的に高くした 2接合 JTLが 3段接続され

た回路である。同様に BUF_RECは、IC=0.1mAのチップ間伝送用レシーバと、CONNECTセルラ

イブラリの JTLとを接続するための電流増幅回路であり、ICを段階的に高く設計した 2接合 JTL

が 4段接続された回路である。BUF_DRVと BUF_RECの等価回路図を図 3-13に示す。各 2接合

JTL の ICは前段の JTL の接合の ICの約 2倍になるように段階的に高くした。JTL とドライバと
の間に BUF_DRVを接続することにより、JTL、BUF_DRV、ドライバのすべての接合が ICの 70%

にバイアスされるように設計した。同様に、レシーバと JTLとの間に BUF_RECを接続すること

により、レシーバ、BUF_REC、JTLのすべての接合が ICの 70%にバイアスされるように設計した。

表 3-2に示すように、ドライバ、レシーバ、BUF_DRV、BUF_RECを含めた 1chのチップ間 SFQ

パルス伝送回路のバイアス電流は 2.65mA、消費電力は 6.63Wである。 

図 3-12のリングテスト回路は第 2章で述べたものと基本的に同じだが、スイッチを含み、スイ

ッチの開閉によって低速機能試験と高周波試験のいずれかに切り替えることができる点が異なる。

低速機能試験を行う場合は、スイッチを開いた状態で、DC/SFQから 10kbps程度の低いデータレ

ートでパルスパターンを入力する。すると SFQパルスがドライバ→チップ上MSL→バンプ→基板

上MSL→バンプ→チップ上MSL→レシーバ→SFQ/DCと伝搬し、室温のオシロスコープでチップ

間 SFQパルス伝送の動作波形を観察できる。一方、高周波測定を行う場合は、スイッチを閉じた

状態で、DC/SFQ から SFQ パルスを入力する。入力された SFQ パルスは、ドライバ→チップ上

MSL→バンプ→基板上 MSL→バンプ→チップ上 MSL→レシーバ→固定バイアスブロック→

R11
8.64

J11
0.216

J12
0.216

J21
0.28

J22
0.28

J31
0.4

J32
0.4

L11
2.428

L12
4.766

L13
2.015

L21
1.854

L22
3.700

L23
1.643

L31
1.290

L32
2.566

L33
1.196

LPIN11
0.351

LPIN21
0.361

LPIN31
0.205

R21
7.25

R31
5.2

din dout

bias bias bias

R11
8.64

J11
0.216

J12
0.216

J21
0.28

J22
0.28

J31
0.4

J32
0.4

L11
2.428

L12
4.766

L13
2.015

L21
1.854

L22
3.700

L23
1.643

L31
1.290

L32
2.566

L33
1.196

LPIN11
0.351

LPIN21
0.361

LPIN31
0.205

R21
7.25

R31
5.2

din dout

bias bias bias

 

(a) 

 

R11
17.85

J11
0.1

J12
0.1

J21
0.14

J22
0.14

J31
0.2

J32
0.2

L11
5.143

L12
10.455

L13
4.987

L21
3.728

L22
7.366

L23
3.336

L31
2.584

L32
5.203

L33
2.254

LPIN11
0.343

LPIN21
0.343

LPIN31
0.346

R21
14.88

R31
10.5

din dout

bias bias bias

J41
0.216

J42
0.216

L41
2.428

L42
4.766

L43
2.015

LPIN41
0.351

R41
8.64

bias

 
(b) 

 

図 3-13. (a) BUF_DRVと(b) BUF_RECの等価回路図。 
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VDL→固定バイアスブロック→ドライバと、リング型テスト回路を周回し続ける。SFQ パルスが

周回している状態でドライバ、レシーバのバイアスマージンを測定することにより、高周波動作

時のバイアスマージンを測定できる。SFQパルスの周回周波数 fは VDLのバイアスと周回させる

SFQパルスの個数 Nにより変えることができる。パルスの周回周波数 fは固定バイアスブロック

の中の接合の平均電圧 V を測定することにより Josephson の関係式から f=V/0と算出される。f

はチップ間パルス伝送のスループット Tと等しい。平均電圧 Vを計測する接合の直近には 50抵

抗を接続し、V をモニターするラインの特性インピーダンスは 50とした。これは、モニターラ

インが接続されているパッド等で発生する反射の接合への影響を低減するために、接合の直近で

表 3-3. 設計した評価回路の構成。 

回路名 
ドライバ IC 

[mA] 

レシーバ IC 

[mA] 
チップ間/チップ上 

MSL長さ 

[mm] 

共振周波数 

[GHz] 

0401 0.4 0.1 チップ間 6.4 9 

0401_OC 0.4 0.1 チップ上 3.0 18 

 

J1
0.2

J2
0.2

J11
0.2

J12
0.2

L1
2.6

L2
4.37

L3
1.643

L11
1.290

L12
5.2

L13
1.196

LPIN1
0.361

LPIN11
0.205

R1
8.35

R11
13.9

din dout

bias bias

J3
0.158

R2
17.4

switch

 
 

図 3-14. スイッチの等価回路図。単位は、接合の臨界電流値は mA、インダクタンスは pH、

抵抗はである。バイアス電圧は 2.5mVである。 

表 3-2. チップ間 SFQパルス伝送回路のバイアス電流と消費電力の設計値。 

 バイアス電流[mA] 消費電力[W] 

ドライバ 0.56 1.4 

レシーバ 0.14 0.35 

BUF_DRV 1.12 2.79 

BUF_REC 0.84 2.09 

計 2.65 6.63 
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整合終端させたものである。 

図 3-14にスイッチの等価回路図を示す。スイッチは、制御信号 switch（DC）が入力されている

とき、din から入力された信号が dout から出力され、制御信号 switch が入力されていないとき、

dinから入力された信号はエスケープ接合 J3をスイッチさせるためdoutからは何も出力されない、

という動作をする。 

リング型テスト回路を用いた 2種の評価回路を設計した。表 3-3 にこれら 2 種の評価回路の構

成を示す。表 3-3 で、回路名の末尾に”_OC”がついていないものは、チップ間 SFQ パルス伝送評

価用リング型テスト回路である。一方、回路名の末尾に”_OC”がついているものは、比較のため

に設計したチップ上伝送評価用リング型テスト回路であり、ドライバとレシーバがはんだバンプ

を介さずに1本のチップ上MSLで接続されている。MSLの長さは、チップ間伝送評価回路は6.4mm、

チップ上伝送評価回路では 3mm である。MSL 長さから見積もられる共振周波数は、チップ間伝

送評価回路では約 9GHz、チップ上伝送評価回路では約 18GHzである。 

 

3-4-2：測定評価 

 

5mm×5mmの評価チップと 8mm×8mmの MCM基板を NECの Nb標準プロセス[31]で試作し

た。JCは 2.5kA/cm2である。チップも MCM 基板も Si 基板上に形成されている。チップと MCM

基板の基材を同一にしたことにより、MCMを極低温に冷却した際に、チップとMCM基板の線膨

張係数の違いによるバンプ接続部の破断を回避できる。チップと基板のボンディングパッドは、

Nb のパッドの上に Ti/Pd/Au の 3 層薄膜をスパッタすることにより形成した25。Ti、Pd、Au の厚

さはそれぞれ 50nm、300nm、300nmである。図 3-15に評価用チップとMCM基板の顕微鏡写真を

示す。評価用チップには、チップ間 SFQパルス伝送評価用のリング型テスト回路（0401）だけで

なく、比較実験を行うためにチップ上 SFQパルス伝送評価用のリング型テスト回路（0401_OC）

も形成した。MCM 基板には、ボンディングパッド、チップへのバイアスライン、入力データラ

イン、出力データラインのほかに、チップ間で SFQパルスを伝送するための基板上 2 MSL（図

3-12）も形成されている。また、MCM基板の周辺部には、ワイヤボンディング用のパッドが配置

されている。MCMサンプルは、セラミック基板に実装され、セラミック基板とMCM基板とはワ

イヤボンディングで接続される。MCM を実装したセラミック基板を測定治具に実装し、液体ヘ

リウム中で測定評価を行う。図 3-16には、チップ間伝送評価用リング型テスト回路の、チップ上

に形成された部分の顕微鏡写真を示す。 

チップ間 SFQパルス伝送の評価を行うために、テストモジュールを作成した。InSnはんだをチ

ップとMCM基板の両方のボンディングパッド上に液浸プロセス[92], [93]で形成した26。バンプ直

                                                        
25 NbのパッドにはInSnはんだが付着しないため、ボンディングパッドの表面をAuにする必要がある。 

26液浸プロセスに用いたフラックスやプロセス条件はMiyazakiらによって検討されたものをベースにした。 
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チップ上2 MSL（34m幅） 50mボンディングパッド（124ピン）

5mm

0401
0401_OC

ワイヤ用パッド

 

(a) 

 

基板上2 MSL（34m幅）50mボンディングパッド（124ピン）

チップ搭載エリア

ワイヤ用パッド

8mm
 

(b) 

 

図 3-15. 試作した(a)評価回路チップと(b) MCM基板の顕微鏡写真。 
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径が 50mのサンプルと 100mのMCMサンプルを作成した。図 3-17に、評価チップのボンディ

ングパッド上に形成されたはんだバンプの顕微鏡写真を示す。InSnはんだバンプを形成したチッ

プと MCM 基板とを、フリップチップボンダーを用いてフリップチップボンディングすることに

より、評価用のテストモジュールを作製した27。 

 まず低速での機能試験を行った。図 3-12のスイッチを開き、DC/SFQから 10kbpsで入力信号パ

ターンを入力し、SFQ/DCからの出力をオシロスコープで観測した。図 3-18にチップ間 SFQパル

ス伝送の低速機能試験の波形を、図 3-19 に低速機能試験で得られたバイアスマージンを示す。

100mバンプと 50mバンプを比較すると、50mバンプの方が、レシーババイアスの下側マージ

ンが広いが、低速では大きな差はない。比較のために、50mバンプのテストモジュールのチップ

上に形成されているチップ上リング型回路（0401_OC）のバイアスマージンも測定した。チップ

上伝送は、チップ間伝送に比べると下側バイアスマージンが広いが大きな差ではない。 

 

 
                                                        

27 MCMの作製において、フリップチップボンディング時の温度プロファイルや加圧プロファイルなどのプロセス条件や、ボ

ンダーの機械的調整が、バンプ接続の歩留まりを左右するクリティカルなファクターである。これらの条件出しと調整は、ボン

ダー購入先であるソニーイーエムシーエスの西尾氏らによってなされた。 

チップ上2 MSL（34m幅）

50m

S

G G

GGG

GG

G

GS

50m InSnはんだバンプ
 

 

図 3-17. 評価チップのボンディングパッド上に形成された直径 50mの InSnはんだバンプ。S、

Gはそれぞれ、信号バンプと GNDバンプである。 

ドライバ

レシーバ

チップ上2 MSL（34m幅）

50m ボンディングパッド

VDL

S/D

D/S 50抵抗
 

図 3-16. 試作した評価回路の顕微鏡写真。 
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次にチップ間伝送評価用リング型テスト回路の高周波での実験を行った。図 3-12のスイッチを

閉じ、DC/SFQから SFQパルスを入力し、リング型テスト回路に SFQパルスを周回させた。室温

のディジタルマルチメータで接合の平均電圧 V を測定し、(2-26)式からチップ間 SFQ パルス伝送

のスループット Tを計算した。チップ間 SFQパルス伝送のスループット Tの、リング型回路を周

回する SFQパルス数 Nに対する依存性を、VDLバイアスが設計値の-20%、-10%、±0%、+10%、

+20%の場合について測定した。この測定では、ドライバとレシーバのバイアスを設計値、つまり

ドライババイアスは 0.56mA、レシーババイアスは 0.14mAに設定した。図 3-20に測定結果を示す。

図の各測定点の電圧 Vは 100回の測定の平均値である。100回の測定で得られた Vの標準偏差は

約 0.65Vであった。図が示すように、Vおよび Tは Nに対してほぼ比例する。また、VDLバイ

アスが高いほどΔVが大きい。ここでVは 2-3節で定義したVと同じであり、リングを周回する

SFQパルスが 1個増加（または減少）したときのモニター電圧 Vの増加分（または減少分）であ

る。VDLバイアスが設計値の-20%の場合であっても、ΔVは約 6Vであり、Vの標準偏差に比べ

て十分大きい。そのため、Nの増減を明確に検出することができた。リングに周回させる SFQパ

ルス数 N が 17個で、VDLバイアスが設計値の+20%のときに、最大の V=126Vが得られた。こ

の Vは 60Gbpsのスループット Tに相当する。 

 次に、チップ間 SFQパルス伝送における、ドライバとレシーバの共通バイアスのマージンのス

ループット T に対する依存性を測定した。まずドライバとレシーバのバイアスを、設計値、すな

わち、ドライババイアスは 0.56mA、レシーババイアスは 0.14mAに設定した。次に、SFQパルス

をリング型テスト回路に入力し、周回させた。SFQ パルスが周回している間、ドライバとレシー

バのバイアス電流を、500msecごとに、それぞれの初期値（レシーバは 0.14mA、ドライバは 0.56mA）

の 0.5%ずつ増加（または減少）させた。バイアスを変化させた直後に毎回 Vを計測した。バイア

スマージンは、バイアスが初期値のときに周回させた SFQパルスの個数 Nが保持されるバイアス

範囲と定義される。周回している SFQパルス数を保持できるドライバとレシーバの共通バイアス

の上限と下限を測定することにより、上側バイアスマージンと下側バイアスマージンを測定した。

din

dout

0 1 0 1 0 0 1 1 0 1 0 1 0 0 1 1 0 1 0

0 1 0 1 0 0 1 1 0 1 0 1 0 0 1 1 0 1 0

1V
200sec

 

図 3-18. チップ間 SFQパルス伝送評価用リング型テスト回路（0401）の低速機能試験での動作

波形。バンプ径は 50mである。 
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図 3-19. 低速機能試験で得られたバイアスマージン。チップ上 SFQパルス伝送の場合、50m

径バンプによるチップ間 SFQパルス伝送の場合、100m径バンプによるチップ間 SFQパルス

伝送の場合の測定結果を比較している。#はサンプル番号である。同一のサンプル番号の回路

は同一チップ上に形成されており、同一の冷却条件で測定された。(a)ドライババイアスマージ

ン、(b)レシーババイアスマージン、(c)ドライバとレシーバの共通バイアスのマージン。 
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この一連の測定を、VDLバイアスと Nを変えることによって広いスループットの範囲について行

い、バイアスマージンのスループット Tに対する依存性を得た。図 3-21 (a)に示したように、バイ

アスマージンは、MSLの共振周波数（約 9GHz）とそのハーモニクスにおいて少し減少している。

しかしこれらの共振周波数以外の周波数での顕著なマージン減少が見られないことから、バンプ

での反射が抑制されていることがわかる。この結果は図 3-11の数値解析から示唆された結果と符

合する。スループットが 5Gbps から 60Gbps までの範囲で正常動作が維持できるバイアスのマー

ジンは±24.7%と、実用上十分な広さであった。なお、測定された V は±0.65V の標準偏差を持

っていたので、測定されたスループットの精度は±0.3GHzである。 

比較のため、同じ評価モジュールのチップ上に形成されているチップ上伝送回路（0401_OC）

の周波数特性も測定した。その結果を図 3-21 (b)に示す。図に示すように、チップ上MSLの共振

周波数（約 18GHz）とそのハーモニクスでバイアスマージンの減少が見られるが、チップ上 SFQ

パルス伝送はチップ間 SFQパルス伝送よりもバイアスマージンが広い。これはチップ上伝送では

はんだバンプ接続が存在しないためである。しかし、チップ上伝送回路の実験でも最大のスルー

プットは 60Gbps であった。このことから、チップ間 SFQ パルス伝送の最大周波数を制限してい

るのはバンプ接続構造ではないことが分かる。スループットを制限する最も可能性のある要因と

しては、リング型テスト回路の構成要素である CB（図 3-12）が考えられる。CBは設計バイアス
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図 3-20. はんだバンプ径が 50mの場合の、チップ間 SFQパルス伝送のスループットの周回パ

ルス数に対する依存性の測定結果。 
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において ain-binおよび bin-ain28が 11.5psecと、図 3-12のリング型テスト回路を構成するセルの中

で最も動作が遅い。これに対し、SFQパルスが 60GHzで周回しているとき、SFQパルスの間隔は

約 17psecであり、CBの ain-binの 2倍よりも短い29。そのため、SFQパルスが 60GHzで周回して

いるときに SFQパルスをさらにリングに追加することができなかったのだと考えられる。以上の

考察から、提案の回路とバンプ接続構造自体は 60Gbpsよりもさらに高いスループットのチップ間

SFQパルス伝送が可能であると考えられる。 

                                                        
28 CBはain、binの2つの入力を有する。ain-binは、ainが入力されてからbinの入力が可能になるまでの最小時間であり、bin-ain

はその逆である。 

29 リング型テスト回路では、リングを数回するSFQパルスとDC/SFQから入力されるSFQパルスとがCBでマージされる。した

がって、SFQパルスが周回しているときにDC/SFQからSFQパルスを入力したとき、周回している2つのパルスの間に、DC/SFQ

から入力されたSFQパルスが入ることができなければならない。そのためには、リングを周回しているSFQパルスの間隔が、CB

のain-binまたはbin-ainの2倍以上でなければならない。 
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図 3-21. バイアスマージンのスループットに対する依存性の測定結果。(a) 50mバンプによる

チップ間伝送、(b)チップ上伝送、(c) 100mバンプによるチップ間伝送。 
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比較のため、100m 径バンプのテストモジュールのチップ間伝送回路（0401）の周波数特性も

測定した。図 3-21 (c)にその測定結果を示す。100mバンプの場合、上限スループットは 40Gbps

であった。これは図 3-11のバンプ接続構造の数値解析結果が示唆したように、100mバンプでは

SFQ パルスの波形がブロードになりピーク値が低下するため、チップ間伝送回路の下側バイアス

マージンが減少し、かつ、最大スループットが 40Gbpsに制限されたのだと考えられる。しかしな

がら、100mバンプでも 40Gbpsという高いスループットが±10.2%という比較的広いバイアスマ

ージンで得られた。 

以上のように、SFQ ドライバという最もシンプルで最も高速な伝送回路を用いて、パッシブ基

板上でのチップ間 SFQパルス伝送が可能であることを初めて実証した。JC=2.5kA/cm2という、Herr

らの実験（JC=8kA/cm2）に比べて非常に低い JCのプロセスで、Herrらと同じ 60Gbpsのスループ

ットを実証した。JC=2.5kA/cm2における SFQディジタル集積回路のクロック周波数は 40GHz程度

なので、本研究で開発したチップ間 SFQ パルス伝送回路を用いれば、MCM においても、チップ

単体と同じ程度の高速クロックで MCM 全体を動作させることが可能である。これにより、マル

チチップでありながら、あたかも 1 チップのようなシームレスな高速動作が可能となり、1 チッ

プでは実現できない大規模超高速ディジタル SFQ集積回路をMCMで実現できる可能性を開いた。 

 

3-5：100Gbpsチップ間SFQパルス伝送 

 

前節までで、DFQ ドライバよりも構成が単純かつ高速な SFQ ドライバを用いたチップ間 SFQ

パルス伝送回路を設計し、JC=2.5kA/cm2プロセスで試作し、チップ間 SFQ パルス伝送を 60Gbps

まで実証した。しかし一方で SFQ集積回路が 100 GHz以上の高速で動作することがすでに実証さ

れている[38]。SFQ集積回路の 100GHz超の高速性をMCMレベルでも使うためにはチップ間 SFQ

パルス伝送技術が鍵となる。そのため 100Gbps以上のチップ間 SFQパルス伝送の可能性を検証す

ることは、SFQ 回路技術のスケーラビリティを示す上で非常に重要である。そこで本研究では、

100Gbps以上でのチップ間 SFQパルス伝送の可能性を検証するための回路設計と実験を行った。 

 100Gbps チップ間伝送実現に向けた設計指針は以下の通りである。JC=2.5kA/cm2 で実証したチ

ップ間 SFQ パルス伝送回路（0401）を高速化するために、JC=10kA/cm2で再設計した。回路の動

作速度は
CJ に比例するので、JCを 4倍にすることにより回路の動作速度は 2倍に向上される。

すでに JC=2.5kA/cm2で 60Gbps動作を実証しているので、JC=10kA/cm2にすることで 100Gbps動作

を実現できると考えられる。しかし、JCを 4倍にすることにより SFQパルスの立ち上がり時間 tr
は JC=2.5kA/cm2の場合の約 1/2 になると考えられる。従って、バンプ接続構造に要求される帯域

は JC=2.5kA/cm2の場合の 2倍のおよそ 500GHzと見積もられる。図 3-11のシミュレーション結果

によれば、直径 50mのバンプ接続構造の帯域は約 340GHzであり、500GHzよりも低い。従って

JC=10kA/cm2 の場合、50m よりも直径の短いバンプが必要であると考えられる。そのため直径

30mのバンプを用いることとした。 
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 図 3-22は JC=10kA/cm2で設計したチップ間 SFQパルス伝送回路の等価回路図である。ドライバ

もレシーバも、2 接合から構成される LIC積が0/2 の JTL であり、ICの 70%にバイアスされてい

る。接合の IC とインダクタンスは、JC=2.5kA/cm2 で実証した回路（図 3-5）と同一である。PTL
の特性インピーダンスは 2倍の 4とした。これはドライバとレシーバのインピーダンスが CJ に

比例するからである（2-1-2 節）。JC=2.5kA/cm2 での設計と同程度の共振のクオリティを得るため

に、RD1 も 2 倍に設計した30。次に接合のシャント抵抗の設計について述べる。図 3-23 に、

JC=10kA/cm2の接合の I-V 特性の、シャント抵抗値 R に対する依存性の測定結果を示す。図 3-23

からわかるように、ICR=0.88mVの場合、接合の I-V特性に若干ヒステリシスが生じていることか

ら接合のCは 1よりも高いと考えられる。本研究では 100Gbps以上の高速を確実に実現するため

に、接合のシャント抵抗 Rは ICR=0.88mVになるように高めに設計した31。PTLの両端に接続され

ているドライバ接合（JD2）とレシーバ接合（JR1）は、JC=2.5kA/cm2での設計と同様に、接合の

ベアなC（つまり接合とシャント抵抗だけで決まるC）をほかの接合よりも高くし、ICR=2.2mV

になるようにシャント抵抗 Rを設計した。 

 チップ間 SFQ パルス伝送の実験にはリング型テスト回路を用いた。回路構成は JC=2.5kA/cm2

のもの（図 3-12）と同じである。回路を構成する JC=10kA/cm2のセルは、CONNECT セルライブ

ラリ[49]の標準セルの接合面積を 1/4に縮小し、接合のシャント抵抗 Rを ICR=0.88mVになるよう

に高く修正して設計した。ドライバからレシーバまでの 6.4mmのMSLの伝播遅延時間は約 55psec、

                                                        
30 一般にPTL伝送回路の共振のクオリティはDCのときに最大になる。それはドライバ接合とレシーバ接合の線形近似モデル

（図2-9）のインピーダンスがDCにおいて0になるからである。DCにおいてPTLのレシーバ端での反射係数は1になり、ドライバ

端での反射係数はPTLの特性インピーダンスと抵抗RD1との比で決まる。したがって、JC=10kA/cm2でPTLの特性インピーダンス

を2倍にしたので、RD1も2倍にすれば、JC=2.5kA/cm2の回路と同じクオリティがDCで得られる。周波数が有限の領域ではドライ

バ接合とレシーバ接合のインピーダンスを考慮しなければならないが、有限の周波数でのクオリティはDCでの値よりも低い。 

31 本研究では、本章以降でもJC=10kA/cm2の回路はすべて、ICR積が0.88mVになるようにシャント抵抗Rを設計した。 

Driver Receiver
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JD1 JD2

RD1LD1 LD2
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JR2JR1
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IR1

 
図 3-22. JC=10kA/cm2で設計したチップ間 SFQパルス伝送回路の等価回路図。JD1=JD2=0.4 mA、

JR1=JR2=0.1 mA、LD1=LD2=1.3 pH、LR1=LR2=5.2 pH、ID1=0.56 mA、IR1=0.14 mA、Z=4 、

RD1=1.36 。JD1と JR2は ICR=0.88mVになるように抵抗 Rでシャントされている。JD2と JR1

は ICR=2.2mVになるように抵抗 Rでシャントされている。 
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MSLの共振周波数は約 9GHzである。 

評価チップと MCM 基板を NEC の Nb 標準プロセス[31]とデバイス構造は同一だが JC を

10kA/cm2に高めたプロセスで試作した。Nb/Al-AlOx/Nb 接合のトンネルバリヤは Al を 8.5mTorr

の酸素ガス分圧で、室温で 30分酸化することにより形成した。作製された接合の JCは 9.6kA/cm2

であった。1m×1mの接合の 1,000個シリーズの ICの標準偏差は 1.6%であった。シート抵抗は

1.3であり、設計値（1.2）の 1.1倍だった。4の MSLはベース層を用いて形成した。MSLの

線幅は 17mである。InSnはんだバンプをチップとMCM基板の両方のボンディングパッド上に、

液浸プロセス[92], [93]で形成した。サンプルは、はんだバンプの直径が 30mのものと、比較のた

めに 50mのものも作製した。図 3-24にチップ上のボンディングパッド上に形成された直径 30m

のはんだバンプの顕微鏡写真を示す。フリップチップボンダーを用いてチップを MCM 基板にフ

リップチップボンディングすることにより、テストモジュールを作製した。 

 測定方法は JC=2.5kA/cm2の場合と同じである。最初にスイッチを開き、10kbpsでの低速機能試

験を行った。チップ上伝送の場合、50mバンプによるチップ間伝送の場合、30mバンプによる

チップ間伝送の場合を測定した。図 3-25に測定されたバイアスマージンを示す。ドライバとレシ

ーバの共通バイアスのマージン（図 3-25 (c)）は、チップ上伝送の場合が最も広く、50mバンプ

によるチップ間伝送の場合が最も狭いが低速では大きな差はない。ドライバの上側バイアスマー

ジン（図 3-25 (a)）は非常に狭い。チップ上伝送の場合とチップ間伝送の場合とでほとんど差がな

いことから、ドライバの上側バイアスマージンはバンプ接続構造からの反射ではなくドライバ自

身の誤動作によって狭くなっていると考えられる。具体的には、図 3-6 の②の誤動作、つまり反

射でドライバがスイッチしてしまう誤動作、または③の誤動作、つまり、SFQ パルス入力でドラ

イバが DFQ を出力してしまう誤動作によって狭くなっていると考えられる。これは、接合のC

を JC=2.5kA/cm2の場合よりも高くしたため、ドライバがスイッチしやすくなっているためである

と考えられる。 

 

unshunted
IcR=0.44mV
IcR=0.66mV
IcR=0.88mV

0.2mA

1mV
 

図 3-23. JC=10kA/cm2で試作した IC=0.22mAの接合の I-V特性。シャントしていない接合とシ

ャントした接合の I-V特性を示している。 
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 次に高周波での動作試験を行った。スイッチを閉じ、DC/SFQから SFQパルスを入力し、リン

グ型テスト回路に SFQパルスを周回させた。チップ間 SFQパルス伝送のスループット Tの Nに

対する依存性を、VDL バイアスが設計値の-20%から+20%について行った。測定の結果を図 3-26

に示す。この測定では、最大スループットが得られるようにドライバとレシーバのバイアスを調

整した。その結果、レシーババイアスは 0.14mA（設計値）、ドライババイアスは 0.36mA（設計値

に対して-36%）に設定された。図 3-26にプロットしたそれぞれの Vは 100回の測定の平均値であ

る。100回の測定で得られた Vの標準偏差の典型的な値は 0.65Vであった。これに対し、図 3-26

からも分かるように、VDLバイアスが設計値の-20%と低い場合であってもΔVは約 8.5Vである。

したがって、周回する SFQ パルスの個数 N を明確に検出できた。チップ間 SFQ パルス伝送のス

ループット Tは Nが小さい場合は Nに比例するが、Nが増加すると飽和する傾向を示した。これ

は、リング型テスト回路を周回する SFQ パルスの個数 N が増大すると SFQ パルスの間隔が短く

なり、SFQ パルス間の斥力相互作用[97]が顕在化するためだと考えられる。スループット T の N

に対するリニアリティは、VDL バイアスが高いほどより大きい N まで保たれた。これは、VDL

バイアスが高いほど、リング型テスト回路を構成する接合のスイッチングが速くなり、SFQ パル

ス間の斥力相互作用が顕在化するパルス間隔が短くなるからだと考えられる。この実験で、N が

24 個、VDL バイアスが設計値の+20%のときに、最大の V=243V が得られた。(2-26)式から、こ

の V は 117Gbpsのスループット Tに相当する。比較のために、チップと MCM基板を直径 50m

のはんだバンプでフリップチップ接続したサンプルも測定したが、そのサンプルでは最大のスル

ープットは 65Gbpsであった。したがって 117Gbpsという高いスループットは、直径が 30mとい

う小さなバンプを用いたことによってバンプ接続構造が広帯域化したことによって得られたもの

であると考えられる。 

 直径 30m のバンプの場合について、ドライバとレシーバの共通バイアスのマージンのスルー

プット T に対する依存性も測定した。まずドライバとレシーバのバイアスを、117Gbps 伝送が得

30m

S

GG

GGGGG

G G G

GGS

チップ上4 MSL（17m幅）30m InSnはんだバンプ
 

 

図 3-24. チップのボンディングパッド上に形成された直径 30mの InSnはんだバンプ。S、G

はそれぞれ、信号バンプと GNDバンプである。 
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図 3-25. JC=10kA/cm2で試作した 0401の低速機能試験で得られたバイアスマージン。チップ上

SFQパルス伝送の場合、30m径バンプによるチップ間 SFQパルス伝送の場合、50m径バン

プによるチップ間 SFQパルス伝送の場合の測定結果を比較している。#はサンプル番号である。

同一のサンプル番号の回路は同一チップ上に形成されており、同一の冷却条件で測定された。

(a)ドライババイアスマージン、(b)レシーババイアスマージン、(c)ドライバとレシーバの共通

バイアスのマージン。 
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られた値、すなわち、ドライババイアスは 0.36mA、レシーババイアスは 0.14mAに設定した。次

に SFQパルスをリング型テスト回路に入力し、周回させた。SFQパルスが周回している間、ドラ

イバとレシーバのバイアス電流を、500msecごとに、それぞれの初期値（レシーバは 0.14mA、ド

ライバは 0.36mA）の 0.5%ずつ増加（または減少）させた。バイアスを変化させた直後、毎回 V

を計測した。バイアスマージンは、バイアスが初期値のときに周回させた SFQパルスの個数 Nが

保持されるバイアス範囲と定義される。このようにしてバイアスマージンを測定する。この一連

の測定を、VDLバイアスと Nを変えることによって広いスループットの範囲について行い、バイ

アスマージンのスループット依存性を得た。測定結果を図 3-27に示す。スループットが 5Gbpsか

ら 117Gbpsまでの範囲で正常動作が維持できるバイアスマージンは±8.5%であった。 

 さらに、直径 30mのバンプの場合について、BERも評価した。ドライバのバイアスを 0.36mA

に、レシーバのバイアスを 0.14mA に設定し、VDL バイアスを設計値の+20%に設定した。次に、

24個の SFQパルスをリング型回路に周回させ、117Gbpsのスループットで動作している状態にし

た。回路をそのままの状態にし、8時間の間、Vを 500msecごとに自動計測した。その結果、Nの

変化は検出されなかった。したがってチップ間伝送回路のビットエラーレート（Bit Error Rate; 

BER）は 10-15以下と非常に低い。このテストはオール 1 のパルスパターンの場合でしかないが、

117Gbpsのチップ間 SFQパルス伝送が非常に低い BERで実証された。 
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図 3-26. はんだバンプ径が 30mの場合の、チップ間 SFQパルス伝送のスループットの周回

SFQパルス数に対する依存性の測定結果（JC=9.6kA/cm2）。 
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3-6：本章のまとめ 

 

パッシブ基板にフリップチップボンディングされた超伝導チップ間での、SFQ ドライバを用い

た高速 SFQ パルス伝送を初めて実証した。SFQ ドライバは DFQ ドライバに比べて反射の抑制機

能は弱いが、DFQ ドライバに比べて回路が小規模であり、動作速度が速いという利点を有する。

実験で得られた最大スループットは JC=2.5kA/cm2で 60Gbps、10KA/cm2で 117Gbpsであった。本

研究で確立したチップ間 SFQパルス伝送回路により、SFQ回路の高速動作を保ったままMCMへ

と回路規模を大規模化することが可能になった。さらに、本研究のチップ間 SFQパルス伝送回路

を用いることにより、100GHz以上の高速で動作するMCMを実現することが可能である。 

今後の課題としては、実装面でははんだバンプ実装の高歩留まり化が挙げられる。本研究で用

いた液浸プロセスで作製されたはんだバンプの高さは、最小のものと最大のもので約 2倍異なる。

そのため、フリップチップ接続したときの導通の歩留まりが、バンプ直径が短くなるほど著しく

悪くなり、測定可能なサンプルの作製に多大な時間を要した。バンプ高さの均一性を向上するに

は、めっき等のプロセスの開発が不可欠である。 

本章のチップ間 SFQパルス伝送回路は第 2章の PTL伝送回路をベースにしているため、回路設

計に関しては第 2 章の末尾に挙げたものと同じ課題を有する。それらの他にチップ間伝送特有の

課題としては、回路設計のさらなる最適化が挙げられる。本章では、バンプ接続構造での反射と

損失への耐性を向上するために、レシーバの感度とドライバの出力を可能な限り高めるアプロー

チを採用したが、設計した図 3-5 の回路はオーバースペックになっている可能性がある。バンプ

での反射が顕著でない場合には、レシーバの感度とドライバの出力を本研究の回路よりも低下さ

せても安定に動作する可能性が考えられる。 
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図 3-27. はんだバンプ径が 30mの場合の、チップ間 SFQパルス伝送回路のバイアスマージン

のスループット依存性の測定結果（JC=9.6kA/cm2）。 
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第4章：10Gbps×32ch冷凍機システム 
 

 SFQ回路は 100GHz以上の高速クロックで動作するポテンシャルを有している。この SFQ回路

の高速動作を実用的なシステムの中で用いるためには、SFQ 回路と室温エレクトロニクスとの間

で高速な信号のやり取りを行う必要がある。しかし、SFQ回路は極低温環境（～4K）で、非常に

幅の狭い（～psec）、低振幅（～mV）の SFQパルスを情報担体として処理するため、室温エレク

トロニクスとの間での高速の信号のやりとりが非常に困難である。さらに SFQ回路のインピーダ

ンスが数であり、室温エレクトロニクスで標準的に用いられている 50のインピーダンスと大

きく異なることも、SFQ 回路と室温エレクトロニクスとの間の高速での信号のやり取りを一層困

難にしている。そのため、広帯域、多ピンの極低温実装技術と、SFQ 回路と室温エレクトロニク

スとの間の高速インタフェイス回路が、SFQ 回路をシステムレベルで高速に動作させるためのキ

ー技術となるが、これらは未解決の課題である。加えて、実用的なシステムを実現するためには、

SFQ 回路は液体ヘリウムではなく冷凍機で冷却されなければならない。冷凍機は冷却能力に限り

があるため、高速 I/O ケーブルから冷凍機の極低温ステージに流入する熱が冷凍機の冷凍能力を

超えると極低温ステージの温度が上昇してしまい SFQ回路を動作させることができなくなる。一

方、SFQ 回路と室温との間で高速の信号をやり取りするには、広帯域の I/O ケーブルを多数冷凍

機に実装しなければならないが、広帯域の I/O ケーブルは電気抵抗が小さく、したがって電気伝

導性が高い。Wiedemann-Frantzの法則[98]により、そのような電気伝導性の高いケーブルは熱伝導

度も高いため、I/Oケーブルの本数を増やすほど（言い換えれば冷凍機の I/Oのトータルのスルー

プットを増大させるほど）、室温から冷凍機の極低温ステージに流入する熱が増大する。ゆえに、

SFQ 回路のための冷凍機実装には、限られた冷却能力の下での I/O のトータルスループットの増

大と熱流入の低減との間のトレードオフが存在する。この問題により、冷凍機の使用は SFQ回路

の極低温実装をより困難にしている。本研究では、このような、冷凍機と広帯域の I/O を実装し

た、SFQ回路を冷却するための冷却装置を冷凍機システムと呼ぶ。 

これまで、ディジタルレシーバ等の比較的小規模なアプリケーションのための冷凍機システム

が開発されている[99]。これらのアプリケーションに要求されるのは比較的狭いディジタル帯域

（数 100Mbps/port～数 Gbps/port）の I/Oリンクである[99]。しかし、ネットワークスイッチなどの

大規模かつ高スループットのアプリケーションでは、100～1000 本の、広いディジタル帯域（数

10Gbps/port）の I/O リンクが要求される[100]。そのため、そのような高スループットのアプリケ

ーションのための冷凍機システムを実現することは、これまでに報告された小規模アプリケーシ

ョンのための冷凍機システムに比べて技術的に非常に困難である。事実、24ch の高速電気 I/O と

2ch の光入力を有する冷凍機システムがネットワークスイッチ用に開発され、その冷凍機システ

ムで冷却された 4×4スイッチ回路の動作が実証されたが、その実証は部分動作でしかなく、動作

周波数はターゲット周波数の 10Gbps に達することができず、4Gbps までしか実証されなかった

[101]。このように、10Gbps/port以上の高速かつ多ピンの I/Oを有する冷凍機システムでの SFQ回
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路動作は未だ実証されておらず、高スループットの SFQディジタルアプリケーションのための冷

凍機システムの実現には、さらなる研究開発が必要である。 

 そのため本研究では、スイッチ等の高スループット SFQディジタル集積回路のための冷凍機シ

ステムの研究開発を行った。本章では、冷凍機システムのための要素技術である極低温広帯域多

ピン実装技術と超伝導電圧ドライバの研究開発、および、これらの要素技術を集積した冷凍機シ

ステムについて述べる。さらに、試作した冷凍機システムで冷却された SFQ回路のシステムレベ

ルでの 10Gbps/port以上の高速での低 BER動作実証について述べる。 

 

4-1：従来の冷凍機システムと課題 

 

本研究以前に開発された冷凍機システムについて概要を述べる。Gupta らが報告している冷凍

機システム[99]は約 4Kと約 60Kの 2つの温度ステージを有する市販の Gifford-McMahon（GM）

型冷凍機を使用している。実測された冷凍機の冷却能力は 1st ステージが 53Kで 6W 、2nd ステ

ージが 4.2Kで 0.2Wである。SiGeの HBTアンプを 1stステージに実装しており、超伝導電圧ドラ

イバ（Superconductor Voltage Driver; SVD）からの数 mVの出力信号を 800mVに増幅する。この冷

凍機は HYPRESが開発した 20GS/s、15bitの ADCチップのシステム実証を想定して設計されてい

る。ADCチップは 6000接合から構成され、約 80個のパッドを有する。開発した冷凍機システム

は高速 I/O を 38ch 有し、その内訳は、20GHz クロック入力 1ch、1GHz 高速出力 28ch、300MHz

クロック出力 2chである。20GHzクロック入力と 1Gbps出力には同じ同軸ケーブルを使用してい

るが、損失は 1GHzで 2.7dB、10GHzで 7.4dB、20GHzで 12.2dBである。したがって 20GHzのク

ロックは 1/10以下に減衰する。この大きな損失が許容されるのは、クロックが正弦波なので単一

周波数成分しか含まないため、減衰が大きくても波形が正弦波のままだからである。一方、ディ

ジタル信号の場合、少なくとも繰り返し周波数の 3 次高調波を少ない損失で伝送できないと波形

の肩が落ちて S/Nが悪化する[94]。この冷凍機システムは高速 I/Oケーブルだけでなく、バイアス

供給用のツイストペアケーブルを 40ペア実装している。したがって冷凍機に実装されているケー

ブルは計 78ch である。チップは圧着で実装する。4K ステージへの熱流入を、シミュレーション

を駆使して詳細に設計しているが、この冷凍機システムの試作および測定結果は報告されていな

い。 

Dubashらが報告した冷凍機システム[101]は、約 4Kと約 80Kの温度ステージを有する冷凍機を

使用している。この冷凍機システムは 24chの電気 I/Oと 2chの光入力を有する。電気 I/Oのアナ

ログ帯域は 18GHzである。80Kステージにフォトディテクタ（Photo detector; PD）が実装されて

おり、室温から入力した光信号を 80Kで電気信号に変換する。PDの 80Kでの帯域は 14GHzであ

る。80Kステージには GaAsの極低温アンプも実装されており、SVD からの出力を増幅する。極

低温アンプの 80Kでの帯域は 15GHz、ゲインは 11dBである。SVDは直列接続した 24個の SQUID

のインダクタンスに JTLのインダクタンスを磁気結合させた回路である。SQUIDは DCバイアス
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されており、SFQ/DCから JTLに SFQパルス列が伝送されている間、SQUIDが出力電圧を発生す

る。スイッチMCMは 4×4スイッチ回路と SVDが集積された 1枚の 5mm×5mmのチップが 1.25in

×1.25in（約 3.2cm×3.2cm）のMCM基板に 100m径の InSnはんだバンプでフリップチップボン

ディングされたものであり、バンプ高さは 5～7m である。このスイッチモジュールはシングル

チップモジュール（Single Chip Module; SCM）であり、マルチチップモジュール（Multi-Chip Module; 

MCM）ではない。したがってチップ間高速信号伝送を有さない。チップは HYPRESの JC=1kA/cm2

プロセスで試作されている。スイッチモジュールは 72pinの BeCuの Spring finger（市販）による

圧着でボードに接続されている。冷凍機システムで冷却した 4×4スイッチ回路は 1chのみの部分

動作しか実証されていない。入力データは 4Gbpsだが、出力は 1Gbps/chであり、このスイッチシ

ステムの目標である 10Gbpsには達していない。また出力波形はかなり歪んでおり、”1”と”0”の判

別が困難であり、BER 測定も行われていない。上限周波数は SVD がリミットしていると記載さ

れているが、SVD単体は液体ヘリウム冷却で 4Gbpsまで動作していると記載されているので、冷

凍機の出力リンクのインピーダンス設計および損失が動作周波数を制限していると考えられる。 

上述のとおり、10Gbps/ch以上の高速 I/Oを有する冷凍機システムの実証事例はない。その大き

な課題は I/O、特に SFQ 回路の出力信号を 10Gbps/ch 以上の高速で、かつ、低いビットエラーレ

ート（Bit Error Rate; BER）で伝送することにある。その具体的な技術的な課題としては、10Gbps

以上の高速で半導体アンプが低 BER 動作するための十分な出力を発生できる SVD、数 mV の入

力で 10Gbpsの低 BER動作が可能な極低温半導体アンプ、SFQ回路の出力伝送路（はんだバンプ、

クライオプローブ等の実装上の形状不連続箇所を含む）のインピーダンス整合と損失低減が挙げ

られる。これらのいずれかが不十分であれば、高速かつ低 BERの出力は得られない。さらに、こ

れらの要素を、冷凍機が許容する熱負荷の範囲内で可能な限り多数実装しなければならない。本

研究では、これらの技術課題について取り組み、10Gbps以上の高速 I/Oを 32ch有する冷凍機シス

テムの研究開発を行った[102]。 

 

4-2：冷凍機システムの基本設計 

 

 冷凍機システムの基本設計を行った。基本設計では、まず、熱流入の大部分を占め、システム

のスループットを決定づける I/Oリンクについて検討した。高速 I/Oリンクとしては電気を用いる

方式と光を用いる方式が考えられるが、SFQ 回路と光デバイスとの極低温インタフェイス技術は

まだ確立されておらず、特に光出力インタフェイスは実現手段が見出されていない。そのため、

まずは電気 I/Oによる冷凍機システムの開発を行い、その設計、試作、評価を通して、電気 I/Oを

用いた冷凍機システムのひとつの完成形を示すとともに、電気 I/O による冷凍機システムの最大

のスループットを実験的に見出し、冷凍機実装の課題を抽出することを目標とする。高速 I/O ケ

ーブルの本数が多いほど冷凍機実装が困難になり、インタフェイス回路およびシステムが複雑に

なるため、1本の I/Oケーブルで可能な限り高いスループットのデータを伝送し、実装の困難と、
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インタフェイス回路およびシステムの複雑さとを軽減することを設計指針とした。一般にディジ

タル信号は、近似的に矩形パルスの形状をしており、RZ信号の場合、信号の伝送レートに等しい

基本周波数と、その基本周波数の奇数次の高調波成分を有する。したがってディジタル信号を伝

送するケーブルは、最低でも信号の伝送レートの 3 倍の周波数まで帯域を有することが必要であ

る。それより帯域の低いケーブルでディジタル信号を伝送した場合、信号の基本波の 3 次高調波

が大きく減衰し、ディジタル信号は正弦波のように肩の落ちた波形になってしまう32。このことを

考慮すると、電気ケーブルで伝送できる RZ信号の伝送レートは 10Gbps程度がおよその上限であ

る。10Gbps程度の RZ信号伝送に要求される帯域は 30GHz以上であり、電気ケーブルで実現可能

なおよその上限であるからである。このことから冷凍機システムの I/O ケーブルの伝送レートと

して 10Gbps/chを目標とした。 

次に冷凍機について検討した。冷凍機は 4Kステージと中間温度（40K～50K）ステージを有す

る 2 段型のものを用いる。これは中間温度ステージに半導体アンプを実装するためである。半導

体アンプを室温ではなく中間温度ステージに配置するのは、SFQ MCM からの出力信号の振幅が

数 mVと非常に小さくかつ数 10psecとパルス幅が狭いため、室温まで伝送すると高周波成分が大

きく減衰し、半導体アンプを低 BERで動作させることが困難になるからである。一方、冷凍機の

冷却能力については、可能な限り多くの I/O ケーブルを実装するために冷却能力が高い冷凍機が

必要である。さらに、実用上の観点から小型の冷凍機が必要であり、かつ、研究試作品ではなく

取扱いの容易な市販品であることが必要である。これらの要求を兼ね備える冷凍機として、2 段

の GM型の 4K、1W冷凍機を用いることとした。 

次に I/Oケーブルの本数であるが、ある程度の規模の SFQ集積回路のシステム動作を実現する

ために数 10ch を目指す。具体的な I/O ケーブルの本数は、冷凍機の限られた冷凍能力のもとで、

ケーブルの熱流入とケーブルの帯域のトレードオフを最適化して決定する。この最適化について

は次節で述べる。 

図 4-1は上述の基本設計に基づいた冷凍機システムの基本構成の概念図である。冷凍機は 4Kと

約 40Kの 2つの温度ステージを持ち、SFQ MCMは 4Kステージに実装される。MCMは SFQ論

理回路チップと SVDチップが超伝導MCM基板にはんだバンプでフリップチップボンディングさ

れた構成である。論理回路と SVDを同一チップに集積する構成も可能であるが、論理回路チップ

を、設計技術およびプロセス技術が確立している JC=2.5kA/cm2で設計、試作し、SVDチップを高

速の高出力動作が可能な JC=10kA/cm2で設計、試作する構成も考えられるため、図 4-1 では別チ

ップの構成を示した。なお、図 4-1は概念図なので論理回路チップも SVDチップも 1チップしか

示していないが、論理チップも SVDチップも複数実装することが可能である。室温からの入力信

号は半導体エレクトロニクスで標準的に用いられている 50ライン上の NRZ信号であり、振幅は

約 10mVである。入力信号は SFQ論理回路チップ上のNRZ/SFQコンバータ（NRZ-to-SFQ convertor; 

NRZ/SFQ）により SFQパルスに変換される。クロックは DCオフセットのかかった正弦波クロッ

                                                        
32帯域の定義は様々あるが、ここでは透過損失が3dBになる周波数を帯域とする定義を用いる[94]。 
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クを室温から入力し、DC/SFQにより SFQパルスのクロックに変換する。チップ間で伝送する信

号は SFQパルスであり、第 3章で開発したチップ間 SFQパルス伝送回路を用いて伝送する。チッ

プ上およびチップ間の伝送線路（PTL）のインピーダンスは 2～4である（JC=2.5KA/cm2～

10KA/cm2の場合）。SFQ 論理回路チップの出力は SVD チップに伝送され、SVD によって 50ラ

イン上の約 2mVのレベル信号（RZ）に増幅される。SVDチップの出力はさらに約 40Kのステー

ジに実装された極低温半導体アンプで約 50mV に増幅される。SFQ MCMと室温エレクトロニク

スを接続する I/Oリンクは電気ケーブルであり，データレートは 10Gbps/portである。 

 

4-3：冷凍機システムの開発 

 

前節で述べた基本設計をもとに冷凍機システムを設計、試作した。図 4-2 は試作した冷凍機シ

ステムの写真と断面概略図である。システムサイズは 36cm×36cm×90cmである。すべてのコンポ

ネントは 36cm×36cm×30.4cmの真空チャンバに実装されている。このシステムは 4K、1Wの 2段
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図 4-1. 本研究で開発した冷凍機システムの基本構成図。D/S、NRZ/SFQ、D、R、AMPはそれ

ぞれ、DC/SFQコンバータ、NRZ/SFQコンバータ、チップ間 SFQパルス伝送用ドライバ、チ

ップ間 SFQパルス伝送用レシーバ、極低温半導体アンプである。 
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表4-2. コンプレッサ（CSA-71A）の仕様。 
冷却方式 air 

消費電力 [kW] 6.5 

重量 [kg] 140 

サイズ [mm] H 885 × W 550 × L 550 

メンテナンス [時間] 20,000 

 

表4-1. 冷凍機（RDK-408D）の仕様。 
冷凍方式 GM （2ステージ） 

冷却能力 1W at 4.2 K （2ndステージ） 
31 W at 40 K （1stステージ） 

重量 [kg] 18 

サイズ [mm] H 557 × W 180 × L 294 

メンテナンス [時間] 10,000 

 

360 mm 360 mm

900 mm

I/O port

2-stage GM cryocooler

SFQ MCM

40 K shield
Magnetic shield

Vacuum chamber

Cryogenic
amplifier

Probe head

Sample stage

1st stage

2nd stage

Flexible
thermal link 

 

(a)         (b) 

 

図 4-2. 開発した冷凍機システムの(a)外観写真と(b)断面概略図。 
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GM冷凍機（住友重工製 RDK-408D [103]）で冷却される。コンプレッサ（住友重工製 CSA-71A [103]。

図 4-2には示されていない）のサイズは 55cm×55cm×88.5cmである。表 4-1と表 4-2は冷凍機とコ

ンプレッサのカタログ仕様である。冷凍機の各ステージの実際の温度は各ステージの熱負荷に依

存する。図 4-3 は本研究で用いた冷凍機の各ステージの温度と熱負荷の関係を測定したものであ

り、一般にロードマップと呼ばれているチャートである。例えば 1stステージと 2ndステージの熱

負荷がそれぞれ 40W、1Wのとき、1stステージ、2ndステージの温度はそれぞれ 42K、4.2Kであ

ることがわかる。 

SFQ MCMのサイズは 16mm×16mm、サンプルステージのサイズは 60mm×60mmである。冷凍

機の機械振動によって MCM のバンプ接続が破断したり、クライオプローブと MCM との導通が

オープンになったりすることを防ぐために、2nd ステージとサンプルステージの接続にフレキシ

ブルサーマルリンクを用いて機械振動を抑制した（図 4-2 (b)）。MCMはパーマロイの 2重磁気シ

ールドと 40Kのラディエーションシールドで囲まれている。磁気シールドは四角の箱の形状をし

ており、下半分と上半分に分かれている。磁気シールドの下半分は、冷凍機の 2nd ステージのコ

ールドヘッドとサンプルステージとの間に挟まれている。サンプルステージに MCM を実装する

ときには磁気シールドの上半分をはずし、MCM を実装したのちに磁気シールドの上半分を取り

付けてMCMの周囲を磁気シールドで囲む。 

1stステージには GaAsの極低温半導体アンプが 6個実装されている。このアンプは Suzukiらに

よって極低温用に開発されたものである[104]。Suzukiらの実験により、この半導体アンプが 50K

で、40MHz～20GHz の広帯域で約 30dB のゲインを有することが示されており、さらに、10Gbps
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図 4-3. 測定された冷凍機のロードマップ。 
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の 2mV の RZ 入力で非常に低い BER で動作することが、アイ・パターンの測定により実証され

ている[104]。この極低温半導体アンプの消費電力は約 1W、サイズは 35mm×58.5mm×13.5mmであ

る33。 

冷凍機実装における技術的困難のひとつは，冷凍機の許容熱流入（4K の 2nd ステージに最大

1W）を超えずにいかにして広帯域の I/Oケーブルを多数実装するかということである。広帯域の

ケーブルは電気伝導率が高いが、Wiedemann-Frantzの法則により熱伝導率も高いため、I/Oケーブ

ルの広帯域化と熱流入の削減の間にはトレードオフが存在するからである。本研究では I/O ケー

ブルについて各種の材料、直径、長さを検討した結果、1chの I/Oリンクを 3種類のケーブルで構

成した（表 4-3）。具体的には、室温から 1stステージまでは、1stステージの高い冷却能力（約 40W）

を活かし、比較的太く（2.2mm径）、電気抵抗の低い Cuの同軸ケーブルを用いて高周波損失を低

減することを優先し、熱流入は許容した。これらの Cuケーブルは 1stステージでサーマルアンカ

ーを取り、室温から流入する熱を 1stステージで除去する。 

一方、2ndステージの冷却能力は 1Wと小さいため、1stステージから 2ndステージの間は、熱

流入を低減することを優先し、比較的細く（1.19mm 径）、熱伝導度の低いリン青銅の同軸ケーブ

ルを用いた。これらのリン青銅ケーブルは 2ndステージでサーマルアンカーを取り、1stステージ

から流入する熱を 2ndステージで除去する。 

2ndステージからサンプルステージまでは，再び電気抵抗の低い Cuケーブルを使用し、高周波

損失の低減を優先した。2ndステージとサンプルステージの温度はほぼ等しいため、2ndステージ

からサンプルステージへは顕著な熱流入がないからである。この Cuケーブルは極低温プローブと

直接つながっている（図 4-2 (b)）。後述するように極低温プローブは着脱可能に設計している。極

低温プローブの着脱を容易にするために、この Cuケーブルはフレキシブルのものを用いた。また、

極低温プローブを可能な限り小型化するため、Cuフレキシブルケーブルは最外径 1.19mmの細い

ものを使用した。 

高周波損失を低減するために、上述の 3 種類すべてのケーブルは中心導体（芯線）と外部導体

（GND）の表面に電気伝導率の高い Ag のメッキが施されたものを使用した。高周波の信号は導

体の表面付近に集中するので[95]、電気伝導率の高い Agで導体表面をコーティングすることは高

周波損失低減に効果的である。さらに、表 4-3に示したすべてのケーブルは、低密度テフロン（発

泡テフロンとも呼ばれる）を絶縁体に用いたものを使用した。低密度テフロンは普通のテフロン

に比べて熱膨張率が低いため、室温と極低温（4K または 40K～50K）の温度サイクルによる I/O

ケーブルの破損を起こしにくく信頼性を向上できる。最初の冷凍機システムの試作では、通常の

テフロンを用いた同軸ケーブルを使用したが、室温と極低温との間の数回の温度サイクルの結果、

32 ピン中 6 ピンが断線した。冷却時にタイム・ドメイン・リフレクトメトリ（Time-Domain 

Reflectometry; TDR）で調べた結果、断線は室温～1stステージ間の Cuケーブルのコネクタで起こ

っていることが判明した。さらに、冷却時に断線したピンのうち、室温に戻すと導通が回復する

                                                        
33 この極低温半導体アンプは本研究以後にSHFで製品化されている[105]。 
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ピンもあったことから、冷却時にテフロンが縮み、テフロンに芯線が引きずられてコネクタから

抜けて導通が取れなくなり、室温に戻すことによってテフロンが膨張して再びコネクタと芯線と

の導通が回復したものと推定された。その後の改良で I/O ケーブルを低密度テフロンのものに交

換した結果、温度サイクルによって断線するピンは発生しなくなった。 

室温の I/Oポートから SFQ MCMまでの I/Oケーブルの長さは合計で 700mm、MCMから極低

温アンプまでは 400mm である。2nd ステージへの熱流入の概算を見積もった結果、I/O ケーブル

の熱流入は 1chあたりおよそ 25mWであった。そのため I/Oケーブルの本数を 32本とした。2nd

ステージへの熱流入は合計でおよそ 1Wと見積もられた34。 

冷凍機実装のもうひとつの技術的困難は、信頼性の高い、広帯域かつ多ピンの極低温プローブ

の開発である。本研究では、MCM を交換できるようにするため、プローブを着脱可能にした。

そのため、プローブと SFQ MCMの電気接続に圧着方式を採用した。圧着方式は、極低温冷却時

にプローブやその周辺の部材が収縮することによって電気的にオープンになってしまうことがあ

り、32ピン全ピンの導通を冷却時にも確保できるプローブを開発することは困難な課題であった。

数回にわたる改良の結果、信頼性の高いプローブが開発された（図 4-4）35。図 4-4に、サンプル

ステージに実装された SFQ MCMとクライオプローブの写真と断面概略図を示す。開発された 32

ピンプローブは、4個の 8ピンプローブから構成される。8ピンプローブの本体は CuMoであり、

この本体に 8 個のプローブヘッドが挿入されている。プローブヘッドの先端は 4K での圧着接続

の信頼性を高めるために BeCuで作製した。また、信号ピンの両脇に 2個の GNDピンを備えたコ

プレナ形状にした。これは、MCM のプロービングパッドを高周波用に GSG の構成にしたため、

それに合わせたものである。 

MCMの冷凍機への実装の手順は次のとおりである。まず、SFQ MCMを Cuサンプルステージ

上の CuMoプレートの上にアピエゾングリスで固定する。その後、4個の 8ピンプローブを CuMo

プレートに引きねじで固定する。その際 MCM のプロービングパッドとプローブヘッドとのアラ

イメントは実体顕微鏡で観察しながら調整する。テスターで全ピンの導通をチェックし、openの

ピンについては、個別アジャスタでプローブヘッドの高さを個別に調整し、全ピンの導通を確保

する。このプローブを用いることにより、32ピンの全ピンの圧着の度合いを個別に最適化できる。

                                                        
34 冷凍機システムの詳細設計と試作はクライオウェアと川島製作所により行われた。 

35 クライオプローブは川島製作所により作製された。 

表4-3. I/Oケーブルの構成。 
部分 ケーブルa 長さ[mm] 

300K ― 1stステージ 2.2mm Cu同軸フレキシブル 300 
1stステージ ― 2ndステージ 1.19mmリン青銅セミリジッド 300 

2ndステージ ― MCM 1.19mm Cu同軸フレキシブル 100 
aケーブルの直径はいずれも最外径。 
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プローブ本体とサンプルステージ上のプレートに使用した CuMo はヤング率が 230GPa であり非

常に硬い材料なのでプローブ着脱によって磨耗しにくい。さらに、CuMo の線膨張係数は 7.7×

10-6/Kであり、Si（MCM基板の材料）の線膨張係数（4.0×10-6/K）との差が小さいため、冷却時

にプローブがオープンになる確率を低減できる。 

 

4-4：冷凍機システムの特性評価 

 

4-4-1：I/Oリンクの高周波特性の評価 

 

10Gbps クラスのシリアルデータ伝送において十分なシグナルインテグリティを確保するため

には、冷凍機システムの I/O リンクのインピーダンス整合と損失低減が重要である。そこで試作

した冷凍機システムの I/Oリンクのインピーダンスと挿入損失を評価するため、Sパラメータ測定

GND
Signal

GND

Individual adjuster

CuMo plate

Cu sample stage

SFQ MCM
(16mm×16mm)

CuMo 8-pin probe

Individual adjuster

Thermometer

 

(a)            (b) 

Flex cable

Probe head
SFQ MCM CuMo probe body

CuMo plate

1.19 m connector

Cu sample stage
 

(c) 

図 4-4. (a)冷凍機のサンプルステージに実装された SFQ MCMとクライオプローブの写真、(b)

クライオプローブヘッドの拡大写真、(c)クライオプローブの断面概略図。 
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と TDR測定を行った。まずこれらの実験に用いる評価チップを設計し、NECの Nb標準プロセス

[31]で試作した（図 4-5 (a)）。チップのサイズはMCM基板と同じ 16mm×16mmであり、16本の超

伝導 50マイクロストリップライン（MSL）が搭載されている。クライオプローブヘッドが接触

するプロービングパッドはプローブヘッドの形状と同じコプレナ形状をしており（図 4-5 (b)）、50

に設計されている。図 4-5 (c)にプロービングパッドの断面概略図を示す。プロービングパッドは

膜厚 0.4mの Nbであり、厚さ 600mの Si基板の上に形成された厚さ 0.8mの SiO2絶縁膜の上

に形成されている。信号パッドの幅 wと、2つの GNDパッドの間隔 dは、クライオプローブの先

端のサイズと同程度であり、100m～200m程度である。一方、SiO2絶縁膜は膜厚が 0.8mであ

り w、dに比べて 2桁小さいため無視できる。つまりプロービングパッドが形成する電場はそのほ

100

55

90
55

100

MSL

Signal

GND

GND

16 mm

50- MSL

Probing pad

 
(a)         (b) 

 

w

d

S GG

Nb配線（0.4m）

SiO2絶縁膜（0.8m）

Si基板（600m）

 
(c) 

 

図 4-5. 冷凍機の I/Oの高周波特性を評価するための評価チップの(a)レイアウト図、(b)プロー

ビングパッドの顕微鏡写真、(c)プロービングパッドの断面概略図。(c)で、S、Gはそれぞれ信

号パッドと GNDパッドであり、（ ）内の数字は厚さである。 
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とんどが SiO2の下の Si基板とパッドの上の真空に形成される。そのためプロービングパッドのイ

ンピーダンス設計では、Si 基板の誘電率と真空の誘電率を用いた。コプレナ線路のインピーダン

ス ZCPWは k=w/dとすると以下の式で表現される[95]。 

 

)(
)'(

4
1

0

0

kK
kKZ

eff
CPW 




               (4-1) 

 

ここで、0は真空の透磁率、0は真空の誘電率、K(k)は第 1種完全楕円積分であり、 

 

21' kk                    (4-2) 

 

である。また、(4-1)式のeffは、コプレナ線路が作る電場が感じる実効的な比誘電率であり、SiO2

の比誘電率rと真空の比誘電率 1を用いて以下のように表される。 

 

2
1

 r
eff


                   (4-3) 

 

Si基板の比誘電率rを 12とし[106]、(4-1)式～(4-3)式で計算した結果、プロービングパッドのイン

ピーダンスを 50にする wと dの比は、w/d=0.447となった。図 4-5 (b)のプロービングパッドは、

この wと dの比で、かつ、クライオプローブのプローブヘッドの形状とマッチする大きさになる

ように設計した。 

図 4-5の評価チップを冷凍機システムで冷却し、TDR測定を行った。図 4-6に TDR測定の測定

系と、冷凍機の I/Oリンクの中で反射を発生する要因となるコネクタ等を示す。振幅 1V、立ち上

がり時間 40psecのステップ信号を室温のディジタルサンプリングオシロスコープから冷凍機シス

テムの I/Oケーブルを通じてチップ上のMSLの 1本に入力した。MSLの出力側は別の I/Oケーブ

ルに接続されており、その I/Oケーブルの先は冷凍機システムの室温 I/Oポートでオープンエンド

になっている。そのため、MSLに入力されたステップ信号は室温のオープンエンドでほぼ完全反

射され、この反射がオシロスコープでモニターされた（図 4-7 (a)）。図 4-7 (a)で、このオープンエ

ンドからの反射以外に強い反射は観測されておらず、冷凍機システム内の I/O リンクに大きなイ

ンピーダンス不整合がないことを示している。I/Oリンクのインピーダンスを詳しく評価するため

に、図 4-7 (a)の TDR波形を拡大した（図 4-7 (b)）。図 4-7 (b)に示したように、I/Oリンク（室温 I/O

ポートからチップまで）の 4か所で弱い反射が観測された。それら 4か所の反射を A、B、C、D

と示した。使用している I/Oケーブルの遅延時間は約 4.3psec/mmである[107]。このケーブル遅延

と、ステップ電圧入力から各反射波が観測されるまでの時間とから、TDR波形での A～Dの反射
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A
(RT connector)

B
(50 K adapter)

(horizontal: 2 ns/div)(vertical: 20 mV/div)

D
(4 K probe head)

C
(4 K micro adapter)

Reflection at open end

(horizontal: 5 ns/div)(vertical: 400 mV/div)

Input step signal Reflection at open end

 

(a)          (b) 

図 4-7. (a) TDR測定の波形と(b)その拡大図。クライオアンプは被測定物に含まれていない。 

I/O port
(open end)

Step input (1V)

Tektronix
11801C digital sampling oscilloscope
with SD-24 TDR/Sampling head

RT cable

50-K shield
Magnetic shield

50-
MSL chip

A

B
C

D

Reflection

 
(a) 

 

A B C D
Hermetic
V connector at RT

V adapter
at 50 K

1.19 mm
adapter at 4 K

Cryoprobe head
at 4 K

 
(b) 

 

図 4-6. (a) TDR測定系と(b)冷凍機システム内の各コネクタ。 
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が、図 4-6の A～D、すなわち室温 I/Oポート（Vコネクタ）、1stステージの Vアダプタ、2ndス

テージの1.19mm アダプタ、クライオプローブヘッドでそれぞれ発生していることが明らかにな

った。これら 4 か所で発生している反射波の電圧振幅は、最大でも入力ステップ信号の電圧振幅

の±5%以内である。従って、室温 I/O ポートからチップまでの I/O リンクのすべてのポイントの

インピーダンスは 50±5.3の範囲に収まっており[108]、インピーダンス整合は良好である。 

次に、I/Oリンクの Sパラメータを測定した。図 4-8に測定系の構成を示す。図 4-5の評価チッ

プを冷凍機システムで冷却した状態で、室温 I/O ポート→I/O リンク→評価チップ上の 50 MSL

→別の I/O リンク→別の室温 I/O ポートの伝送経路の S パラメータをベクトル・ネットワークア

ナライザ（Vector Network Analyzer; VNA）で測定した。図 4-9に測定された S21を示す。測定さ

れた S21は、室温の I/Oポートから 4Kのチップ上の 50 MSLを経由した別の室温 I/Oポートま

での伝送路の S21なので、冷凍機システムの I/O リンクの挿入損失は図 4-9の S21の半分の値か

ら算出される。したがって I/Oリンクのアナログ帯域（挿入損失が 3dBの周波数）は 23GHzであ

-11
-10

-9
-8
-7
-6
-5
-4
-3
-2
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0

0 5 10 15 20 25 30 35 40

S2
1 
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]
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図 4-9. 測定された冷凍機システムの I/Oリンクの S21。 

I/O port

Agilent 8722ES
Vector Network Analyzer

50-K shield
Magnetic shield

50- MSL chip
Port 1 Port 2

Flexible co-axial cables

 
 

図 4-8. 冷凍機システムの I/Oリンクの Sパラメータの測定系。 
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る。10Gbpsの RZ信号を伝送するためには 3次高調波の周波数である 30GHzまでの帯域が少なく

とも要求される。測定された I/Oリンクの帯域は 23GHzであり少し低かった。しかし、図 4-9の

S21の測定結果が示すように、30GHzにおける I/Oリンクの損失は約 3.3dBであり、3dBと大きな

差はない（3dB の損失は約 50%の損失であり、3.3dB の損失は約 53%の損失である）。そのため、

この I/O リンクに 10Gbps の RZ 信号を伝送した場合であっても、肩が完全に落ちることはなく、

ある程度の矩形に近い波形を保って伝送できると考えられる。 

MCMの I/O信号のためのボンディングパッド、すなわちMCM基板上の 50 MSLとチップ上

の 50 MSLとを接続するはんだバンプを形成するためのボンディングパッドは、50 MSLとイ

ンピーダンス整合を取るように設計しなければならない。図 4-10 (a)は 50 MSL（1.5m幅）が接

続された 30m径ボンディングパッドである。以下では、図 4-10 (a)のボンディングパッドをMSL

ボンディングパッドと呼ぶ。MSLボンディングパッドの場合、50 MSLの線幅（1.5m）に対し

MCM基板 チップ

InSn bump on 30 m bonding pad50- MSL

G

GG

G

S

G

GG

G

S

50- MSL
 

(a) 

 

GND plane hole

50- MSL

InSn bump on 30 m bonding pad

GND

G

GG

G

S

G

GG

G

S
d

w

MCM基板 チップ

50- MSL

d

w

GND plane hole
 

(b) 

 

図 4-10. (a) MSLボンディングパッドと(b) CPWボンディングパッド。(b)で、w=30m、d=66.6m

である。 
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てバンプの直径が 20倍と非常に大きく構造の不連続が大きい。そのため、ボンディングパッドと

GNDとの間に大きな寄生容量を持ち、さらに寄生インダクタンスも大きいため、大きなインピー

ダンス不整合を起こす。このバンプ接続構造でのインピーダンス不整合の問題を解消するために、

本研究ではコプレナ型のボンディングパッド（以降、CPWボンディングパッドと呼ぶ）を提案す

る（図 4-10 (b)）。この CPWボンディングパッドは図 4-5 (c)のプロービングパッドと同じ断面構造

を有しているので、Si基板の誘電率と真空の誘電率を用いて 50に設計した。従って wと dの比

は、プロービングパッドと同じである。MSLボンディングパッド（図 4-10 (a)）と CPWボンディ

ングパッド（図 4-10 (b)）を比較するための評価チップとMCM基板とを設計し、NECの Nb標準

プロセス[31]で試作した。図 4-11 に試作した評価チップの顕微鏡写真を示す。評価チップには長

さ 15mmの 50 MSLと長さ 6mmの 50 MSLがそれぞれ 2本ずつ形成されている。同じ長さの 2

本のMSLのうち 1本の両端はMSLボンディングパッドに接続されており、もう 1本の両端はCPW

ボンディングパッドに接続されている（図 4-11）。評価チップのサイズは 5mm×5mm である。こ

の評価チップを 16mm×16mmのMCM基板に 30m径 InSnはんだバンプでフリップチップボンデ

ィングして評価モジュールを作製した（図 4-12）。この評価モジュールを冷凍機システムで冷却し、

図 4-8と同様の測定系で、MSLの両端に接続されている 2つの室温 I/Oポート間の伝送経路の S21

を測定した。図 4-13 (a)に示すように，長さ 15mmのMSLでは、MSLボンディングパッドに接続

したMSLはおよそ 4GHz～5GHzとそのハーモニクスで共振を起こした。この共振周波（4GHz～

5mm
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図 4-11. CPWボンディングパッドとMSLボンディングパッドの周波数特性を評価するための

評価チップの顕微鏡写真。 
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5GHz）は 15mm長のMSLの長さから見積もられる共振周波数約 4GHzと近い（MSLの共振周波

数は第 2章で測定したMSLの遅延約 8.6psec/mmから見積もった）。したがって、ボンディングパ

ッドでのインピーダンス不整合により、チップ上のMSLの両端で多重反射が起きていることを示

している。図 4-13 (b)に示すように、長さ 6mmのMSLでも同様に、MSLボンディングパッドの

接続された MSLでは、MSLの長さから見積もられる MSLの共振周波数約 10GHzと近いおよそ

11GHz～12GHzとそのハーモニクスで共振による S21の悪化が見られた。一方、CPWボンディン
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(a)           (b) 

図 4-13. CPWボンディングパッドを介した 50 I/Oリンクと、MSLボンディングパッドを介し

た 50 I/Oリンクの S21の測定結果。ボンディングパッド間に接続されているチップ上 50 

MSLの長さが(a) 15mmの場合、および、(b) 6mmの場合。 

15-mm-long
50- MSL

5 mm × 5 mm chip

16 mm × 16 mm MCM carrier
MSL bonding pad

CPW bonding pad

 
 

図 4-12. CPWボンディングパッドとMSLボンディングパッドの周波数特性を評価するための

評価モジュールの構成図。評価チップはMCM基板にフリップチップ実装される。図は評価チ

ップの背面から透視した図になっている。なお、図では長さ 15mmのMSLのみ示した。 
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グパッドに接続された MSLでは、長さ 15mm、長さ 6mmとも、顕著な共振が見られなかった。

これらの測定により、提案した CPWボンディングパッドが I/O信号伝送用 50ラインのインピー

ダンス整合に有効であることを明らかにした。 

 

4-4-2：冷凍機システムの冷却能力に関する評価 

 

図 4-4に示したように、冷凍機システムのサンプルステージには Siダイオードの温度計を取り

付けてあり、サンプルステージの温度を測定することができるようになっている。しかし、開発

した冷凍機システムは SFQ 回路チップそのものの温度を測定する手段を有していない。そのため、

サンプルステージの温度が何KのときにSFQチップが超伝導転移するのかを調べるための測定を

行った。長さ 15mmの 50 MSLが形成された 5mm×5mmの評価チップを 16mm×16mmのMCM

基板に直径 30mの InSnはんだバンプでフリップチップ接続し、評価サンプルを作成した。チッ

プと基板を接続するはんだバンプの個数は信号バンプと GNDバンプを合わせて計 636個である。

従って、チップと基板との間の熱パスの総断面積は、およそ×15m×15m×636=0.45mm2と見

積もられる36。評価サンプルを冷凍機に実装し、MSMの両端に接続された 2つの室温 I/Oポート

間の S21 の、サンプルステージ温度 T に対する依存性を VNA で測定した。この測定では、冷凍

機システムの各ステージ温度の、冷却開始からの時間 tに対する依存性も並行して測定した。 

図 4-14に各ステージの温度の、冷却開始からの時間 tに対する依存性の測定結果を示す。サン

プルステージは、コンプレッサを起動してから 4.5時間後には 4.2Kに達した。コンプレッサを起

動してからおよそ 5 時間後に各ステージの温度は一定になり、そのときの 1st ステージの温度は

34K、2ndステージの温度は 3.7K、サンプルステージの温度は 3.9Kであった。サンプルステージ

の到達温度が 4K未満であることと図 4-3のロードマップとから、2ndステージへの熱流入は 1W

よりも小さいと考えられる。 

図 4-15には、SFQチップ上の 50 MSLの両端に接続された 2つの室温 I/Oポート間の S21の、

サンプルステージ温度 Tに対する依存性の測定結果を示す。図 4-15から分かるように、サンプル

ステージ温度が 40K～10Kの場合は S21の温度依存性はほとんどなく、挿入損失が非常に大きい

が、サンプルステージ温度が 8K のときに急激に挿入損失が減少している。この測定において、

VNA の測定波形を肉眼でもモニターしており、S21 は約 9Kで大きく変化した。このことから、

サンプルステージ温度が 10Kから 8Kの間で（およそ 9Kのときに）チップ上の Nb配線が超伝導

転移したものと考えられる。Nb薄膜の超伝導転移温度は約 9Kである[109]。このことからチップ

の温度とサンプルステージの温度の差は非常に小さいことが確認された。図 4-14 (c)に示すように、

サンプルステージの温度の 10Kから 8Kまでの温度変化の速さ（つまりチップ上の Nb配線の超伝

                                                        
36 すべてのはんだバンプがチップと基板を接続しており、かつ、はんだバンプの形状がボンディングパッドと同一の円を底

面とする円柱であると近似した場合の見積もりである。 
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導転移温度付近での温度変化の速さ）は-2K/min であった。Nagasawa らが報告している磁束トラ

ップの実験では、最適なモートを用いた場合であっても、磁束トラップを 0 にするためには

200sec/K以下の緩やかな速度で超伝導転移温度を横切る必要がある[110]。本研究の冷凍機システ

ムでは、超伝導転移温度を 30sec/K の速さで横切るので、磁束トラップの確率が比較的高い可能

性がある。Nagasawa らの実験では、40sec/K 以上の速さでは磁束トラップ確率が急激に増大して

いる[110]。しかし、本研究では磁束トラップの詳細な測定評価は行わないが、以降の SFQ論理集

積回路の実験では磁束トラップの影響は液体ヘリウムでの実験と有意な差が見られなかった。 

次にサンプルステージの温度振動について述べる。Gupta らは、開発した冷凍機システムのサ

ンプルステージの温度振動の振幅が 200mK～300mKもあることを報告しており、その温度振動が

SFQ 回路の動作に悪影響を与える可能性を指摘している[99]。しかし本研究で開発した冷凍機シ

ステムでは、サンプルステージの温度振動の振幅は数 mK のオーダーに押さえられており、SFQ

回路の動作に問題ない程度である。これは、本研究の冷凍機システムでは、熱抵抗の高いパーマ
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図 4-14. 冷凍機システムの 1stステージ、2ndステージ、サンプルステージの温度の、冷却時の

(a)時間変化の測定結果、(b) 4Kに至る部分の拡大図、(c)チップ上 Nb配線が超伝導転移する付

近の拡大図。横軸はコンプレッサを起動してからの時間である。 
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ロイ磁気シールドが 冷凍機の 2nd ステージとサンプルステージの間に挟まれた構造にしている

ため、パーマロイの熱抵抗とサンプルステージ等の熱容量が熱フィルタとして機能して温度振動

が低減されているものと考えられる。一方、Gupta らの冷凍機システムでは、磁気シールドを一

方のみに底を有する円筒形状にしており、冷凍機のコールドヘッドとサンプルステージの間には

磁気シールドが存在しない構成になっている[99]。その構成は、コールドヘッドとサンプルステー

ジの間の熱抵抗を軽減し、サンプルを冷却しやすくするためのものである[111]。しかし本研究の

冷凍機システムの実験により、冷凍機のコールドヘッドとサンプルステージの間にパーマロイを

挟んでもサンプルステージは十分冷却でき、むしろ温度振動を大幅に低減する効果が得られるこ

とが明らかにされた。 

 

4-5：超伝導電圧ドライバ 

 

超伝導電圧ドライバ（Superconductor Voltage Driver; SVD）は、SFQ回路から出力される SFQパ

ルスを増幅して室温エレクトロニクスへ高速伝送するための回路であり、SFQ 回路の出力信号を

高速かつ低 BER で室温に伝送するための鍵となる回路である[101], [112]-[115]。本節では、本研

究で設計、試作、高速動作評価を行った SVDについて述べる。 

 

4-5-1：超伝導電圧ドライバの比較検討 

 

 SVDは様々な回路方式が提案されている。主なものは、ラッチング型[112], [113]、JTLを SQUID

に結合させた回路（以下では便宜上、JTL-SQUID型と称する）[114], [115]、RSフリップフロップ
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図 4-15. MCM基板にフリップチップボンディングされた超伝導チップ上の50 MSLのS21の、

サンプルステージ温度に対する依存性の測定結果。 
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（RS flip-flop; RSFF）の保持ループを SQUIDに結合させた回路（以下では便宜上、RSFF-SQUID

型と称する）[101]の 3 種に大別される。これらのうちラッチング型は、接合あるいは SQUID を

直列に接続したラッチング回路を SFQ回路の後段に接続し、SFQパルスの入力をラッチング回路

で増幅してチップ外に出力する回路である。JTL-SQUID型は、直列接続されて DCバイアスされ

た SQUID のインダクタンスに JTL のインダクタンスを磁気結合させた回路であり、JTL に SFQ

パルス列を伝搬させた時に SQUID が出力電圧を発生する。RSFF-SQUID 型は、直列接続されて

DCバイアスされた SQUIDのインダクタンスに RSFFの保持ループのインダクタンスを磁気結合

させた回路であり、RSFFに磁束が保持されている間、SQUIDが出力電圧を発生する。 

これら 3種の SVDのうち、ラッチング型は ACバイアス駆動である。ラッチング型は 1接合あ

たりの出力電圧が高く、回路規模が最も小さいという優位性がある。しかし 10Gbps級の高速動作

をさせるためには、ACクロック電源に起因するクロストーク等の高周波ノイズの低減が必要であ

り、技術的には難度が高い。一方、ラッチング以外の 2種の SVDは DCバイアスなので高周波ノ

イズの問題がない。しかしラッチング型よりも 1 接合あたりの出力電圧が非常に低く、多数の

SQUIDを直列に接続する必要があるため回路面積と消費電力が大きくなるというデメリットを有

する。DCバイアス型の 2つの SVDのうち、RSFF-SQUID型は SQUIDに磁気結合する信号が DC

であるため、JTL-SQUID型に比べて、より強く SQUIDを変調でき、SVDの出力電圧の向上とバ

イアスマージンの拡大が可能であると考えられる。これまでに、ラッチング型では、JC=2.5kA/cm2

のプロセスで、10Gbpsで出力電圧 6mVの動作が報告されている[112]。しかし BERは 5Gbpsでは

10-12 以下が得られているが 10Gbps で 10-6 台と高い[112]。JTL-SQUID 型では、HYPRES の

JC=2.5kA/cm2のプロセスで試作された 24個の SQUIDを直列接続した SVDが、液体ヘリウム冷却

で 10Gbpsまでの動作が実証されており、出力電圧は 1kHzの低速で 4mV、1Gbpsで約 3mV、8Gbps

で約 2mV と報告されている[114]。また、HYPRES の JC=1kA/cm2 プロセスで試作された同じ

JTL-SQUID 型の SVD の BER は 1Gbps で 10-12 以下、7Gbps で 10-2 と報告されている[115]。

RSFF-SQUID 型では、JC=1kA/cm2のプロセスで 10Gbps の動作が液体ヘリウム冷却で実証されて

おり、出力電圧は 10Gbpsの NRZで 1.2mVと報告されている[101]。 

 上述のように、各種の SVDにはそれぞれ利点と欠点がある。ラッチング型は高周波ノイズの対

策という技術的困難を有するが、10mV 級の出力が必要な場合には第一の選択肢になると考えら

れる。しかし 4-3節で述べたように、本研究の冷凍機システムの極低温ステージで SVDの出力を

増幅する極低温半導体アンプは、10Gbpsで低 BERで動作するためには 2mVの RZ信号入力があ

れば十分であるため、ラッチング型を用いなくても、現実的な回路規模の DCバイアス型 SVDで

必要な電圧を出力できる。そのため本研究では、高周波ノイズの対策が不要な DCバイアス型 SVD

を選択した。特に DCバイアス型の SVDのうち、より広いバイアスマージンを実現できると考え

られる RSFF-SQUID型 SVDを設計、試作し、動作実験を行った。 
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4-5-2：超伝導電圧ドライバの設計 

 

本研究の冷凍機システムで用いる極低温 GaAsアンプは、50Kでのアイ・パターン計測により、

2mVの RZ入力で 10Gbpsでの低 BER動作が可能であることが示唆されている[104]。そのため本

研究では、50負荷に対して 2mV以上のRZ出力を発生する SVDを開発することを目標と定めた。

図 4-16に設計した SVDの構成を示す。この SVDは、直列接続された 16個の 2接合 SQUIDから

構成される出力部と、WSPL、BUF、RSFFから構成される。WSPLは 2組の 1:16スプリッタであ

る。BUFは電流増幅回路であり、ICが CONNECTセルライブラリの JTLと同程度（約 0.2mA）の

WSPLと、WSPLに比べて ICの高い RSFFとを接続するために用いる。出力部の SQUIDは DCバ

イアスされており、各 SQUIDは各 RSFFの保持ループと磁気的に結合している。この SVDは set

と resetの 2つの入力を有する。setパルスが SVDに入力されると、setパルスは WSPLによって

16 個の SFQ パルスに分岐され、さらに 16個の BUFによって電流増幅されて、16 個の RSFFに

set信号として入力される。一方、resetパルスが SVDに入力されると、resetパルスはWSPLによ

って 16個の SFQパルスに分岐され、さらに 16個の BUFによって電流増幅されて、16個の RSFF

に reset信号として入力される。したがって、SVDに setパルスが入力されると 16個の RSFFのス

トレージループに磁束が保持され、16個の SQUIDが電圧を発生し、SVDの出力端子から、16個

の SQUIDの電圧が加算された電圧が出力される。一方、SVDに resetパルスが入力されると、16

個の RSFFのストレージループに保持されていた磁束が破棄されるため、SQUIDは電圧を発生し

なくなり、SVDの出力電圧も 0に戻る。このような動作原理により、SVDは setパルスが入力さ

れてから resetパルスが入力されるまでの間、出力電圧を発生する。 

図 4-17には、SVDの最も重要な部分である RSFFと SQUIDの等価回路図を示す。原理的に、

SVD を広いバイアスマージンで高い出力電圧で動作させるためには SQUID の ICは高いほうがよ

い。それは次のように示すことができる。まず SVDに負荷が接続されていない場合、つまり、負

WSPL

RSFF

M

RSFF

SQ

SQ

SQRSFFset
reset

SQUID bias

out

BUF

BUF

BUF

FF biasBUF biasSPL bias

出力部

16個

 
図 4-16. SVDの構成図。 
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荷が無限大の場合を考える。SVDの出力部は n個の SQUIDが直列接続されたものであるとする。

SQUIDを構成する接合の I-V曲線は、図 1-3 (b)に示したように、バイアス電流 IBが ICより高い場

合には抵抗と等価であり、その抵抗値を R0（接合の抵抗とシャント抵抗 Rの合成抵抗）とすると、

Cを一定とした場合、R0は ICに反比例する。従って、 

 

CI
aR 0                   (4-4) 

 

と書ける。ここで aは定数である。SQUIDが IC以下にバイアスされている状態で、制御信号によ

って ICがサプレスされて SQUIDが電圧を発生している状態の SQUIDの実効抵抗も(4-4)式で表現

できる。従って、SQUIDに ICよりも低いバイアス IBが印加されている状態で、RSFFの保持ルー

プに磁束が保持されて SQUIDの ICが IBよりも低い値にサプレスされる結果 SQUIDが電圧を発生

している場合、出力部の出力電圧 Vは以下のように表現できる。 

 

    nab
I
anbInRIV
C

CB 




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
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ここで bは、 
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図 4-17. SVDの RSFFと SQUIDの等価回路図。 
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C

B

I
Ib                     (4-6) 

 

であり、IC で規格化された無次元のバイアス電流である。（4-5）式は、出力部の負荷が無限大の

場合、SQUIDの ICによらず、ICで規格化されたバイアス電流 bが等しければ出力部の出力電圧 V

は等しいことを示している。しかし、実際の SVDでは、出力部に有限の負荷 RL（本研究では 50）

が接続される。従って、出力部が出力電圧 Vを発生しているときにバイアス電流 IBが供給される

回路は n 個の SQUID が直列接続された出力部と負荷 RLとの並列回路であり、その並列回路の合

成抵抗 R1は、以下のとおりである。 
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従って、出力部に負荷 RLが接続されているときの出力部の出力電圧 Vは以下のようになる。 
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（4-8）式は、出力部に有限の負荷 RLが接続されている場合には、b（ICで規格化された無次元の

バイアス電流）、IC、RL、a（接合が電圧を発生しているときの実効抵抗を決める定数）、n（SQUID

の段数）の少なくともいずれかひとつを増加させることにより、SVDの出力電圧 Vを高くするこ

とができることを示している。（4-8）式はまた、直列接続されている SQUIDの個数 n、出力部に

接続される負荷 RL、接合が電圧を発生しているときの実効抵抗を決める定数 a、および、ICで規

格化された無次元のバイアス電流 bが同一の場合、SVDの出力部の出力電圧 Vは SQUIDの ICが

高いほど高くなることを示している。言い換えれば、ある所定の出力電圧 V は、ICが高いほど低

いバイアス電流 bで生成できる。以上の考察から、有限の負荷抵抗 RL（本研究では 50）が接続

された SVDにおいて、所望の出力電圧（本研究では 2mV）を出力させるための SQUIDのバイア

スマージンを拡大するには、SQUIDの ICを高くすることがひとつの方法として考えられる。 

しかし、SQUID の ICを高くすると SVD の回路面積、電源電流、消費電力が増大するという別

の問題が生じる。高スループットのディジタルアプリケーションのための冷凍機システムでは、

限られたスペースと限られた冷却能力の下で多 chの SVD を動作させる必要があるため、可能な

限り SVDの回路面積、電源電流、消費電力を下げる必要がある。このことから本研究では、回路

面積、電源電流、消費電力の削減を優先し、プロセス[37]で許容されている最小の接合（IC=0.1mA、

サイズは 1m×1m）を用いて SVD を設計した。さらに、プロセスで許容されている最小線幅、
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最小線間は 1.5m、アライメントマージンは 0.5mであるが[37]、それらよりも細かい最小線幅、

最小線間 1m、アライメントマージン 0.3mのデザインルールで SVDのレイアウト設計を行い、

SVD の回路面積を可能な限り削減した。最小の ICの SQUID を用いて 2mV以上の出力を 10Gbps

の高速動作でかつ十分広いバイアスマージンで実現するために、JC=10kA/cm2の高 JCで SVDを設

計した。接合のシャント抵抗 R は ICR=0.88mV になるように設計した。この設計によれば、シャ

ントされた接合の I-V特性は第 3章の図 3-23に示したように若干のヒステリシスを有することか

らCは 1よりもやや高い。JCを高くし、Cを高くすることにより、(4-4)式の aを高くすることが

できる。その結果(4-8)式から、SVDの出力を、同一バイアス時により高出力化できる。したがっ

て、所望の出力をより低いバイアスで得ることができ、結果としてバイアスマージンが拡大する。 

SVDは可能な限り面積を小さくするため、CONNECTセルを用いずにレイアウト設計した。回

路のインダクタンスは Chang の公式[59]を用いて計算した。角の部分のインダクタンスは、角の

中心線の長さから計算されるインダクタンス値の1/2の値を用いた。SVDのレイアウト設計では、

RSFFと SQUIDの磁気結合を強くすることが広いバイアスマージンで所定の出力電圧を発生させ

るために重要である。そのため、カップリングインダクタンス（L5、LS1、LS2）の直下の GND

プレーンにホールを設けた。ホール上のインダクタンスはコプレナ線路のインダクタンスの公式

[95]を用いて計算した。RSFFのインダクタンス L5は COU層で、SQUIDの LS1、LS2は CTL層

で設計した。 

図 4-16のWSPLは 1:2スプリッタをバイナリツリー状に接続して構成されており、各 1:2スプ

リッタは CONNECT標準セルライブラリのスプリッタとほぼ同じ回路パラメータである。したが

ってWSPLを構成する各接合の ICは 0.2mA程度である。一方、図 4-17に示したように、RSFFの

入力接合の ICは 0.4mAであり、WSPLの接合の ICの 2倍程度である。そのため、WSPLの出力パ

ルスの電流を増幅するための BUFをWSPLと RSFFの間に挿入している。BUFは段階的に接合の

ICを高くした JTLであり、図 4-18に示すように、6個の接合で構成されている。接合の ICは前段

の接合の ICの約 2倍になるように段階的に高くした。表 4-4 に、設計した SVD の接合数、バイ

アス電流、消費電力を示す。 

SVDの出力端子には 50の出力ラインを接続し、SVDの出力信号を受信する冷凍機 1stステー

ジの GaAsクライオアンプ（入力インピーダンス 50）で受信端終端させる構成とした。SVDと
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図 4-18. SVDの BUFの等価回路図。 
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クライオアンプとの間に強いインピーダンス不整合が存在する場合、不整合箇所から SVDに強い

反射が返ってくる。そのような反射の SVDへの影響を低減するには、図 4-19のように SVDの出

力端子に終端抵抗を挿入することが必要である。しかし、終端抵抗を付加すれば SVDの出力エネ

ルギーの一部が整合抵抗で消費されるため、極低温半導体アンプが受信する信号のエネルギーが

減少し、極低温半導体アンプの BERを増加させるというトレードオフが存在する。それは、(4-8)

式を用いて以下のように示すことができる。図 4-19 のように SVD に終端抵抗を接続した場合、

(4-8)式における SVDの負荷 RLは Rtetm+Zである。ここで ZはMSLの特性インピーダンスであり、

50である。従って、図 4-19 の SVD の出力部（直列接続された SQUID）の直上で生成される電

圧 Vは、(4-8)式の RLを Rtetm+Zと置くことにより、以下のように表すことができる。 
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図 4-19. 終端抵抗 Rtermを挿入した出力部と負荷の等価回路図。 

表 4-4. 設計した SVDの接合数、バイアス電流、消費電力。 

 接合数 バイアス電流 [mA] 消費電力 [W] 

WSPL 126 13.4 33.5 

BUF 192 35.0 87.5 

RSFF 96 20.4 51.0 

SQUID 32 0.16 0.4 

SVD合計 446 69.0 172.4 

 



150 
 

したがって Z=50の条件下では、終端抵抗 Rtermの値が高いほど SVD の出力部自体が生成する電

圧 V（直列に接続された SQUID の直上で生成される電圧）は高くなる。しかし一方で、図 4-19

の 50MSLに出力される電圧を VMSLとすると、終端抵抗 Rtermでの電圧降下があるため VMSLは、 

 

  an
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bZ

anZRI

b
ZR

ZV
ZR

ZV
term
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
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









111

     (4-10) 

 

となる。(4-10)式は、出力 MSLの特性インピーダンス Zが 50で固定という条件のもとでは、終

端抵抗 Rtermの値が高いほど、50 MSLに出力される電圧 VMSLが低くなることを示している。以

上のように、終端抵抗 Rtermの挿入は、極低温半導体アンプに伝送される信号の電圧を低下させる。

本研究の冷凍機システムでは、4-4-1節の TDRの測定結果と CPWボンディングパッドの S21の測

定結果が示すように、SVDとクライオアンプとの間には強いインピーダンス不整合は存在しない

と考えられる。そのため、SVDの出力端に整合抵抗を挿入せず、SVDの出力を可能な限り減衰さ

せずにクライオアンプに伝送する方式を採用した。 

 

4-5-3：超伝導電圧ドライバの低速機能試験 

 

 設計した SVDの試作と評価を行った。まず、SVDの主要部分である RSFFと SQUIDの結合係

数を評価した。評価回路は、SVDのレイアウトから RSFFのストレージループと SQUIDの部分を

抜き出したものである。図 4-20 (a)は、SQUID のループに直接、制御電流を流して測定したしき

い値曲線、図 4-20 (b)は、RSFFのストレージループに直接、制御電流を流して測定したしきい値

曲線、図 4-20 (c)は、RSFFのストレージループと同じパターンのコントロール配線に制御電流を

（横軸：20mV/div） （縦軸：50mV/div） （横軸：50mV/div） （縦軸：200mV/div） （横軸：50mV/div） （縦軸：200mV/div）

0.148mA 0.19mA 0.36mA

 
(a)       (b)       (c) 

図 4-20. インダクタンス評価回路のしきい値曲線。(a) SQUIDの自己インダクタンス評価回路

のしきい値曲線、(b) RSFFのストレージループの自己インダクタンス評価回路のしきい値曲

線、(c) RSFFのストレージループと SQUIDの相互インダクタンス評価回路のしきい値曲線。 



151 
 

流して測定した SQUID ループのしきい値曲線である。これらのしきい値曲線の測定結果から、

SQUID の自己インダクタンスは 14.0pH、RSFF のストレージループの自己インダクタンスは

10.9pH、RSFFと SQUIDの間の相互インダクタンスは 5.75pHであり、RSFFのストレージループ

と SQUIDの結合係数は 0.46であることが示された。 

次に、SVDの 10kHzでの低速機能試験を行った。図 4-21に、試作した SVDの顕微鏡写真を示

す。図 4-22は低速機能試験で得られたバイアスマージンである。図 4-23には SVDの 50負荷へ

の出力電圧の SQUIDバイアス依存性を示す。図 4-23に示した SVDの出力電圧は、入力インピー

ダンス 50のオシロスコープでモニターした SVDの出力波形の電圧振幅である。測定の結果、50

負荷に対して最大で 2.5mV の出力電圧が得られ、設計、試作した SVD が 10kHzでは目標の出力

電圧である 2mV以上を出力できることが確認された。 
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図 4-22. 10kHzで測定された SVDのバイアスマージン。 
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(a)            (b) 

図 4-21. (a) SVDの顕微鏡写真と(b) RSFFと SQUIDの顕微鏡写真。 
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4-6：冷凍機システムで冷却されたSFQ回路の10Gbps動作実証 

 

試作した冷凍機システムで SFQ回路のシステムレベルでの高速動作が可能であることを実証す

るために、図 4-24の評価回路を設計した。この評価回路は、DC/SFQ、NRZ/SFQ、JTL、スプリッ

タ、SVDから構成される。NRZ/SFQはコンパレータであり、NRZの入力信号が Highのときにク

ロックパルスが入力されると SFQ パルスを出力し、NRZ の入力信号が Low のときにクロックパ

ルスが入力されると何も出力しない。図 4-24の評価回路は 591接合を含み、バイアス電流は 90mA、

消費電力は 225Wである。 

この評価回路の動作は以下のとおりである。正弦波に DC オフセットがかけられたクロック信

号 clk_in が入力されると、DC/SFQがクロック信号を SFQクロックパルスに変換する。NRZフォ

NRZ/SFQ

clk_in

dat_in


set

reset
D/S

WSPL

RSFF

M

RSFF

SQ

SQ

SQRSFF

SQUID bias

out

BUF

BUF

BUF

FF biasBUF biasSPL bias

SVD
 

図 4-24. SFQ回路の冷凍機システム動作を評価するための評価回路の回路構成。D/S、NRZ/SFQ

はそれぞれ、DC/SFQコンバータ、NRZ/SFQコンバータである。は約 50psecの遅延である。 
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図 4-23. SVDの 10kHzでの 50負荷への出力電圧の SQUIDバイアス依存性の測定結果。 
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ーマットのデータ dat_inがNRZ/SFQに入力されているときにこの SFQクロックがNRZ/SFQに入

力されると、NRZ/SFQから SFQデータパルスが出力される。その SFQデータパルスはスプリッ

タによって 2つに分岐され、ひとつは SVDの set信号として、もうひとつは SVDの reset信号と

して用いられる。resetパルスには約 50psの遅延が付加される。この遅延は 28接合の JTLを用い

設計した。setパルス、resetパルスは SVDのWSPLによってそれぞれ 16個の SFQパルスに分岐

され、BUF で増幅され、16 個の RSFF に入力される。このような動作原理により、論理値”1”の

NRZデータが入力されたとき、RSFFのストレージループに磁束0が保持され、SVDが出力電圧

を発生する。RSFFに set 信号が入力された場合は必ず約 50psec後に RSFF に reset信号が入力さ

れ、RSFFが保持している磁束は破棄されて SVDの出力電圧がゼロに戻る。したがって SVDは約

50psecの間、出力電圧を発生し、10Gbps動作の場合に SVDの出力信号がデューティ比約 50%の

RZになるように設計されている。なお、この評価回路に論理値”0”の NRZデータが入力された場

合には NRZ/SFQは SFQパルスを出力せず、SVDも出力しない。 

図 4-24の評価回路を形成した 5mm×5mmの評価チップを NECの Nb標準 IIプロセスと同じデ

バイス構造で JCを 10kA/cm2に高めたプロセスで試作した。図 4-25に試作した評価回路の顕微鏡

写真を示す。試作した評価チップを 16mm×16mmのMCM基板に 30mの InSnはんだバンプでフ

リップチップボンディングして評価モジュールを試作した（図 4-26）。MCM基板は NECの Nb標

準プロセスで試作したが、基板は接合を含んでおらず、Nbの GNDプレーンと 2層の Nb配線層

を有する。InSnはんだバンプは液浸プロセス[92], [93]で評価チップ、基板双方の Au/Pd/Tiボンデ

ィングパッド上に形成した。Au、Pd、Ti の膜厚はそれぞれ 50nm、100nm、200nm である。高速

I/O信号を伝送する 50ラインには CPWボンディングパッド（図 4-10 (b)）を使用し，バイアス

ラインにはMSLボンディングパッド（図 4-10 (a)）を使用した。 

 

1300 m

clk_in

dat_in

out

55
0 
m

SVD

 
図 4-25. SFQ集積回路の冷凍機システム動作を評価するための評価回路の(a)回路図と(b)顕微鏡

写真。D/S、NRZ/SFQ、SPL、BUF、RSFF、SQはそれぞれ DC/SFQコンバータ、NRZ/SFQコ

ンバータ、スプリッタ、バッファ、RSフリップフロップ、SQUIDである。は約 50psecの遅

延である。 
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図 4-26の評価モジュールを冷凍機システムに実装して冷却し，高速動作試験を行った。図 4-27

に冷凍機のサンプルステージに実装された評価モジュールを示す。図 4-28に測定系の構成を、図

4-29に測定系の写真を示す。室温のパルスパターン発生器（Pulse-Pattern Generator; PPG）からク

ロックとデータを入力し、ディジタルサンプリングオシロスコープで評価モジュールの出力をモ

ニターした。図 4-30に示すように、NRZの入力テストパターンがチップ上の NRZ/SFQで SFQパ

ルスに変換され、SVDにより RZのレベル信号に増幅され、さらに 1stステージ（約 40K）の GaAs

クライオアンプにより約 50mVに増幅されて室温に出力された。この正常動作は 12.5Gbpsまで確

認された。上限周波数は PPGで制限されている。SVDの出力は SQUIDバイアスに依存し、SQUID

バイアスが 1.4mAのときに最大出力約 50mVを出力することが確認された。この一連の測定でサ

ンプルステージの温度は 3.85Kであった。 

さらに、冷凍機システムで冷却されている SFQ回路評価モジュールの BERを測定した。図 4-31

に BER測定系の構成図を、図 4-32に測定系の写真を示す。PPGから 10Gbpsのビット長 223-1の

擬似乱数（Pseudo-Random Bit Sequence; PRBS）パターンを SFQ回路評価モジュールに入力し、評

価モジュールの出力を室温のエラーディテクタ（Error Detector; ED）に入力し、BERを計測した。

冷凍機からの出力信号は室温に置かれた半導体アンプ（帯域 40kHz～38GHz、ゲイン 26dB）でさ

らに約 1Vまで増幅した。これは、冷凍機システムからの出力信号（約 50mV）を EDのしきい値

（70mV）よりも高くするためである。BER を可能な限り低減するためには測定系のシグナルイ

ンテグリティを高める必要がある。そのためには、測定系に含まれるコネクタの個数は可能な限

り削減し、ケーブルの長さは可能な限り短くすることが効果的である。これは信号の反射は主に

コネクタ等の形状不連続部で発生し、信号の減衰はケーブルの長さに比例するからである。これ

らのことに注意を払ったため、図 4-32の BER測定系には、図 4-29と異なり、信号モニター用の

スプリッタは含まれておらず、計測器を可能な限り冷凍機システムに近づけてケーブルを短くし

Test circuit

30m bump

5mm×5mm chip

16mm×16mm MCM carrier
 

図 4-26. 評価モジュールの構成。 
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ている。BER 測定で用いたケーブルは、すべて長さ 50cmのものである。図 4-33は 10Gbpsで測

定された BERの SQUIDバイアス依存性である。図 4-33 (a)には、Omission、Insertion、およびこ

れらを合計した Totalの BERを示した37。また、図 4-33 (b)には、Totalの BERと SVDの出力電圧

の SQUIDバイアス依存性を合わせて示した。測定の結果、BERが高くなる SQUIDバイアス領域

                                                        
37 Omissionエラーは、期待値が”1”であるときに被測定信号の論理値が”0”であるというエラーである。したがって被測

定信号の出力レベルが、論理値”1”とみなされるためのしきい値よりも低い場合、論理値”0”と判断され、Omissionエラーと

なる。一方、Insertionエラーは、期待値が”0”であるときに被測定信号の論理値が”1”であるというエラーである。したがっ

て被測定信号の出力レベルが、論理値”1”とみなされるためのしきい値よりも高い場合、論理値”1”と判断され、Insertionエ

ラーとなる。 
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図 4-28. SFQ回路評価モジュールの高速測定の測定系の構成。 

 

図 4-27. 冷凍機のサンプルステージに実装された評価モジュール。MCM基板には 3枚の評価

チップを実装したが、測定したのはそのうちの 1チップである。 
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（横軸：200 ps/div）（縦軸：20 mV/div）
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図 4-30. 冷凍機システムで冷却された SFQ回路評価モジュールの高速動作波形。SVDの RSFF

への set信号と reset信号の遅延差を約 50psecに固定しているため、5Gbps（クロックサイクル

200psec）ではデューティ比が 50%よりも小さく、12.5Gbps（クロックサイクル 80psec）では

50%よりも高くなっている。 

アンリツ
MP1758A
パルスパターン発生器

Tektronix
11801C
ディジタルサンプリングオシロ

冷凍機システム

フェーズシフタ

スプリッタ

 

 

図 4-29. SFQ回路評価モジュールの高速測定の測定系の写真。 
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では Omission エラーが支配的であることが示された。これは図 4-33 (b)から分かるように、BER

が高い領域は SVDの出力電圧が低いためである。一方、BERが 10-12以下の非常に低い SQUIDバ

イアス領域では、Omissionと Insertionがほぼ同じ確率で発生することが分かった。10-12以下の低

BER動作が得られる SQUIDバイアスのマージンは 1.4mA±4.3%であった。BER測定を EDの上限

周波数である 12Gbpsまで行った。図 4-34は 12Gbpsで測定された BERの SQUIDバイアス依存性

である。12Gbpsでの BERは 10-10以下であった。 

冷凍機

エラーディテクタ

パルスパターン発生器

クロック入力

データ入力

SFQ回路出力

半導体広帯域アンプ
SHF806P-4508
40kHz~38GHz, 26dB フレキはすべて40GHz, 50cm  
図 4-32. SFQ回路評価モジュールの BER測定の測定系の写真。 
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図 4-31. SFQ回路評価モジュールの BER測定の測定系の構成。 
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なお、冷凍機システムで冷却された SFQ回路の磁束トラップについては検証していないが、本

章の SFQ回路評価モジュールの冷凍機システム動作の実験を通して、磁束トラップの影響は 3重

磁気シールドとデュワーを用いた通常の液体ヘリウム中での実験との有意な差は見られなかった。 

 

4-7：本章のまとめ 

 

高スループットの SFQ ディジタルアプリケーションのための冷凍機システムを開発し、

10Gbps/ch×32chの I/Oを有する冷凍機システムを初めて実証した。開発した冷凍機システムには、

SFQ MCM、2 重磁気シールド、40Kラディエーションシールド、GaAs 半導体クライオアンプ、

32ピン広帯域クライオプローブ、32本の広帯域 I/Oケーブルが、4K、1Wの 2段 GM冷凍機とと
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図 4-34. 12Gbps動作時の SFQ回路評価モジュールの BER。 
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(a)           (b) 

図 4-33. 10Gbpsで測定された SFQ回路評価モジュールの BERの SQUIDバイアス依存性。(a) 

Omissionと Insertionと Totalの BERと(b) Totalの BERと SVDの出力電圧の関係。 
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もに真空チャンバに実装されており、SFQ回路と室温との間に 32chの高速電気 I/Oリンクを有す

る。S パラメータ測定の結果、I/O リンクのアナログ帯域は 23GHz であった。RSFF-SQUID 型の

SVDを JC=10kA/cm2で設計、試作し、その SVDを集積した SFQ回路評価モジュールの冷凍機動

作を計測器の上限周波数である 12.5Gbpsまで確認した。この実験により、はんだバンプで MCM

基板にフリップチップボンディングされた SFQ 回路チップの 10Gbps 以上での冷凍機動作を初め

て実証した。BERは 10Gbpsで<10-12、12Gbpsで<10-10と非常に低く、試作した冷凍機システムと

SVD が SFQ ディジタル集積回路のシステム実証に十分な性能を有していることが明らかにされ

た。実用レベルの SFQディジタルシステムでは多 chの SVDが必要である。SVDが多 chの場合

の冷凍機システムの高速動作時の BER については第 5 章のスイッチシステムの実験で検証する。

本章の一連の実験を通して、冷凍機の機械的振動、温度振動、ノイズ等が SFQ回路の動作に顕著

な影響を与えないこと、および、磁束トラップの顕著な影響も見られないことが示された。また、

サンプルステージの温度が 4K以下になり SFQ回路が 10Gbpsで完全動作していることから、冷凍

機の 2ndステージへの熱流入は冷凍機の冷却能力である 1W よりも低いと考えられ、課題であっ

た I/Oの広帯域化と熱流入の低減のトレードオフが両立できていることが実証された。 

今後の課題としては、I/Oのさらなる広帯域化が挙げられる。本章で実証した冷凍機システムの

トータルスループットは 320Gbpsであり、これまでに報告されている冷凍機システムの中で最大

である。しかし、ネットワークスイッチ等の高スループットのディジタルアプリケーションのた

めには、さらなるシステムスループットが必要である。I/Oの広帯域化については第 6章で述べる。

また、フリップチップ実装された SFQ回路チップが発生する熱は、チップの周囲が真空であるた

めに、はんだバンプと MCM基板を通してサンプルステージで除去される。そのため、SFQ 回路

が発生する熱を除去するための熱パスははんだバンプしかなく、その熱パスの断面積は非常に狭

い。このため、チップに集積される SFQ回路が大規模化した場合に、SFQ回路自身が発生する熱

を除去し切れなくなり、SFQ回路の動作に影響を与える可能性がある。この SFQ回路自身が発生

する熱の影響とその対策については第 7章で述べる。 
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第5章：2×2スイッチシステム 
 

前章までで、超伝導 SFQ 回路の高速システム化技術として、PTL 伝送回路、チップ間 SFQ パ

ルス伝送回路、超伝導電圧ドライバ（Superconductor Voltage Driver; SVD）、冷凍機システムを開発

した。本章では、第 2章～第 4章で開発した高速システム化技術を集積することにより、2×2ス

イッチシステムを設計、試作し、40Gbps 以上で動作実験を行う。このシステムレベルでの SFQ

回路の 40Gbps動作実験を通して、SFQ高速冷凍機システムのひとつの完成形を示す[116], [117]。 

 

5-1：2×2スイッチシステムの基本設計 

 

 本研究では、40Gbps冷凍機システムの実証のための SFQ集積回路として 2×2スイッチ回路を

選択した。2×2スイッチは大規模なスイッチ回路を構成するための基本回路であり、2×2スイッ

チ回路のシステムレベルでの高速動作を実証できれば、大規模なスイッチシステム実現への道筋

が見えるからである。スイッチ回路を 40Gbpsで動作させるための課題のひとつは冷凍機システム

の I/Oの 1chあたりのスループット（10Gbps）と SFQスイッチ回路の入出力データの 1chあたり

のスループット（40Gbps）とのギャップをいかにして解消するかである。本章では、この冷凍機

システムの I/Oと SFQスイッチ回路のスピードのギャップを解消するために、40Gbpsの入出力イ

ンタフェイスとして 4:1 MUXと 1:4 DEMUXを SFQ回路で設計し、SFQスイッチチップに集積す

る。 

図 5-1 は、スイッチシステムの基本構成図である。スイッチシステムは、2×2 スイッチ MCM

を冷凍機システムの 4Kステージに実装したものである。2×2スイッチMCMは、2×2スイッチチ

ップと 8ch SVDチップが超伝導MCM基板にフリップチップボンディングされて形成される。室

温から 2つの 40Gbpsデータ（10Gbps/ch×4ch、NRZ、振幅約 10mV）がスイッチチップに入力さ

れる。入力された NRZ のデータ信号は、スイッチチップ上で SFQ パルスに変換され、4:1 MUX

で 40Gbps シリアルデータに変換される。40Gbps シリアルデータはスイッチコアによって出力先

を切り替えられる。スイッチコアの 40Gbps シリアルの出力データは、スイッチチップ上の 1:4 

DEMUX によって 10Gbps/ch×4ch のデータに変換され、チップ間 SFQ パルス伝送回路によって

SVDチップに伝送される。SVDチップに伝送されたデータは、8chの SVDによって約 2mVの RZ

信号に増幅されて出力され、冷凍機システムの 40K ステージのクライオアンプで約 50mV の RZ

信号に増幅されて室温に出力される。40Gbps での低 BER 動作を実現するために、回路はすべて

JC=10kA/cm2で設計した。 
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5-2：2×2スイッチMCMの設計 

 

5-2-1：2×2スイッチ回路の設計 

 

スイッチ回路はセルベース設計[49]で設計した。JC=10kA/cm2のセルは、CONNECTセルライブ

ラリ[49]のセルの接合の面積を 1/4に縮小し、第 3章と同様に接合のシャント抵抗 Rを ICR=0.88mV

となるように設計した。以下では、スイッチ回路の設計を述べる。 

 

5-2-1-1：4:1 MUXと1:4 DEMUXの設計 

 

 図 5-2は設計した 4:1 MUXの回路図である。MUXは 3個の Tフリップフロップ（T flip-flop; TFF）

からなる 1/4プリスケーラと、4個の NRZ/SFQコンバータ（NRZ-to-SFQ Converter; NRZ/SFQ）と、

AMP

clock

4K ～40K RT
(~300K)

SFQ 2×2 switch chip 8-ch SVD chip
Superconductive MCM carrier

SFQ 2×2 switch MCM

4:
1

M
U

X
4:

1
M

U
X

AMP
AMP
AMP

2X2 switch
core

1:
4

D
EM

U
X

SVD
out0

out1

in0

in1

cross
bar

VDL
1:

4
D

EM
U

X

VDL

10Gbps
4bit parallel

10Gbps
4bit parallel

40Gbps
serial

2mV RZ 50mV RZ10mV NRZ SFQ pulse

50 4 50

Data rate

Signal form

Line impedance

D R
D
D
D

D
D
D
D

R
R
R

R
R
R
R

AMP
AMP
AMP
AMP

SVD
SVD
SVD

SVD
SVD
SVD
SVD

 
 

図 5-1. 2×2スイッチシステムの基本構成。MUX、DEMUX、VDL、D、R、SVD、AMPはそれ

ぞれ、マルチプレクサ、デマルチプレクサ、可変遅延線、チップ間 SFQ パルス伝送用ドライ

バ、チップ間 SFQパルス伝送用レシーバ、超伝導電圧ドライバ、極低温半導体アンプを示す。 
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コンフルエンス・バッファ（Confluence Buffer; CB）とで構成される。NRZ/SFQはコンパレータで

あり、NRZ入力信号が”high”のときに SFQクロックパルスが入力されると SFQパルスを出力し、

NRZ入力が”low” のときに SFQクロックパルスが入力されると何も出力しない。 

 MUX の動作原理は以下のとおりである。説明の便宜上、以下では動作周波数は 40GHz である

とする。DCオフセットのついた 40GHzの正弦波のクロックを DC/SFQに入力すると、正弦波の

クロックは 25psec間隔の SFQパルス列（SFQ回路における 40GHzクロックの表現）に変換され

る。この 40GHzの SFQクロックパルスは、プリスケーラによって互いに位相が/2ずつずれた 4

相の 10GHzクロック（c1～c4）に分周され、4つの NRZ/SFQに入力される。それぞれの NRZ/SFQ

には互いに位相が/2 ずつずれた 10Gbps の NRZ 入力データ（in1～in4）が室温から入力される。

NRZ/SFQ は NRZ 入力データが”high”すなわち論理値”1”のときにクロックパルスが入力されると

SFQパルス（論理値”1”の SFQ回路での表現）を出力し、NRZ入力データが”low”すなわち論理値”0”

のときにクロックパルスが入力されると何も出力しない（論理値”0”の SFQ 回路での表現）。CB

は、4 個の NRZ/SFQ からの出力パルスをマージする。4 個の NRZ/SFQ からの出力パルスは互い

に位相が/2ずつずれた 10Gbpsデータなので、CBでマージされたデータは 40Gbpsのシリアルデ

ータになる。4:1 MUXからは、後段の回路で用いるための 40GHzクロックも出力される。 

 図 5-3 (a)は 1:4 DEMUXの回路図である。この DEMUXは、文献[118]-[120]で報告されているも

のと基本構成は同じである。DEMUXは、3個の TFF からなる 1/4プリスケーラと、3個の D2フ

リップフロップ（D2 flip-flop; D2FF）[121]とで構成される。図 5-3 (b)には D2FFの状態遷移図を示

した。D2FFは状態”0”と状態”1”を有する。状態”1”の時にクロック c1（または c2）が入力される
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図 5-2. 4:1 MUXの回路図。 
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と、out1（または out2）から、D2FFが格納していたデータ（論理値”1”）が出力され、状態”0”に

遷移する。一方、状態”0”の時にクロック c1（または c2）が入力されると、out1からも out2から

も何も出力されず（言い換えれば論理値”0”が出力される）、状態は”0”のままである。状態”0”のと

きに din が入力されると、状態”1”に遷移する。状態”1”のときに din が入力されても状態”1”のま

まである。図 5-3 (a)の DEMUXの動作原理は以下の通りである。3個の TFFからなるプリスケー

ラにより、フロントエンド D2FF（図 5-3 (a)で aと表示された D2FF）には互いに位相が異なる 2

相の 20GHzクロック（c01と c02）が入力され、2段目の D2FF（図 5-3 (a)で b、cと表示された

D2FF）には互いに位相が/2異なる 4相の 10GHzクロック（c11、c12、c13、c14）が入力される。

したがって、フロントエンドの D2FFは、40Gbpsのシリアルデータが入力されると out01、out02

から互いに位相が異なる 20Gbpsのデータを出力する。2段目の D2FF（図 5-3 (a)の b）は、フロ
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図 5-3. (a) 1:4 DEMUXの回路図と(b) D2FFの状態遷移図。 
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ントエンド D2FFからの 20Gbpsの入力データが入力されると out1、out3から位相が互いに異な

る 10Gbps、2bitパラレルのデータを出力する。2段目のもうひとつの D2FF（図 5-3 (a)の c）は、

フロントエンド D2FFからの 20Gbpsの入力データが入力されると out2、out4から位相が互いに

異なる 10Gbps、2bitパラレルのデータを出力する。図 5-3 (a)の bと cの D2FFに入力されるデー

タは 20Gbpsで互いに位相がずれている（つまり互いに 25psecずれている）ため、結果として out1

～out4からは互いに 25psecずれた 10Gbpsのデータが出力される。以上の動作原理により、40Gbps

のシリアル入力データ（data in）は互いに位相が/2ずれた 10Gbps/ch×4chのパラレルデータ（out1

～out4）に変換される。 

 DEMUX では D2FFでのタイミング設計が重要である。2接合 JTLと 3接合 JTLを組み合わせ

て配線に用いることにより、接合 1個分に相当する遅延（約 2.2psec）のきざみでタイミング設計

を行った。DEMUX のクロッキングは、レイテンシを短くするためにクロック・フォロー・デー

タ方式を用いた。2段目の D2FF（図 5-3 (a)の b、c）では、クロック c11～c14は、データ入力の

約 10psec後に入力されるようにタイミング設計した。一方、フロントエンド D2FFは DEMUXの

中で最も高速のクロックで動作するため、タイミングマージンが最も狭い。このフロントエンド

D2FFでのタイミング設計は、DEMUXの入力端に 2×2スイッチ回路を接続したときに行う。そ

のタイミング設計については 5-2-1-3節で後述する。 

なお、MUXと DEMUXで用いた TFFは CONNECTセルライブラリ[49]の RTFFBであり、他の

セルと同様に JC=10kA/cm2用に接合面積を縮小し、シャント抵抗を高くした。RTFFBは reset信号

を入力すると状態”0”に遷移する。この reset信号はMUXと DEMUXを初期化する場合に用いる。 

設計された 4:1 MUXは 281接合で構成され、バイアス電流は 36.4mA、消費電力は 91Wであ

る。一方 1:4 DEMUXは 245接合で構成され、バイアス電流は 20.0mA、消費電力は 50Wである。 

 

5-2-1-2：2×2スイッチコアの設計 

 

2×2スイッチコアは図 5-4 (a)に示すように、非破壊読み出しレジスタ（Non-Destructive Readout 

Register; NDRO）と CBで設計した。図 5-4 (b)に NDROの状態遷移図を示す。NDROは状態”0”と

状態”1”を有する。状態”0”の時に setが入力されると状態”1”に遷移する。状態”0”の時に resetが入

力されても状態”0”のままである。状態”1”の時に resetが入力されると状態”0”に遷移する。状態”1”

のときに setが入力されても状態”1”のままである。状態”1”の時に dinが入力されると outから din

の論理値が出力されるが状態は”1”のままである。状態”0”の時に dinが入力されると outからは何

も出力されず、状態も”0”のままである。図 5-4 (a)のスイッチコアの動作原理は以下の通りである。

スイッチコアは、クロスとバーの 2つの状態を有し、いずれの状態をとるかは 2つの制御信号 cross

と barで切り替える。crossが入力された場合、図 5-4 (a)の aと b の NDROの状態が”1”になり、

他の 2つの NDRO の状態は”0”になる。その結果、入力データ in0は out1から出力され、入力デ

ータ in1は out0から出力される（クロス）。一方、制御信号 barが入力されると図 5-4 (a)の cと d の

NDROの状態が”1”になり、他の 2つの NDROの状態は”0”になる。その結果、入力データ in0は
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out0から出力され、入力データ in1は out1から出力される（バー）。NDROは非破壊なので、スイ

ッチコアの状態は制御信号が入力されない限り維持される。 

 

5-2-1-3：2×2スイッチ回路の設計 

 

図 5-5に 2×2スイッチ回路の回路図を示す。2×2スイッチ回路は、2×2スイッチコア、4:1 MUX、

1:4 DEMUX から構成される。スイッチ回路では、10Gbps、4bit パラレルの入力データ in0と in1

が、MUXによって 40Gbpsシリアルデータに変換され、スイッチコアによって行き先を切り替え

られる。スイッチコアから出力された 40Gbpsシリアルデータは、DEMUXによって 10Gbps、4bit

パラレルのデータに変換され、スイッチ回路から出力される。 
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図 5-4. (a) 2×2スイッチコアの回路図と(b) NDROの状態遷移図。 
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 2×2 スイッチ回路の中で最もタイミングマージンが狭いのは、DEMUX のフロントエンドの

D2FF（図 5-3 (a)の初段の D2FF）である。フロントエンドの D2FFは、2相の 20GHzクロックで

動作する（したがって実質的には 40GHzクロックで動作する）。D2FFは setup時間と hold時間の

合計が約 0.1psec と非常に短いので、40Hz動作においても±10psec以上のタイミングマージンを

確保する設計が可能である。しかし実際のチップにおいては、プロセスばらつきに起因するタイ

ミングの設計値からのずれや、熱ノイズに起因するタイミングジッタが、SFQ 回路のタイミング

マージンを設計よりも狭くする。この DEMUXのフロントエンドの D2FFの入力端子におけるタ

イミングばらつきとタイミングジッタを可能な限り低減するため、2×2 スイッチ回路のデータパ

スと、MUXと DEMUXの間のクロックパスは、1.5mm長のMSLを用いて設計した（図 5-5）。ク

ロックパスとデータパスのMSLの長さを等しくしたのは、タイミング設計を容易にするため、お

よび、クロックとデータの相対遅延差がバイアスによって大きく変化しないようにするためであ

る。それでもなお、スイッチ回路内の論理セルや JTLのプロセスばらつきによるタイミングずれ

が発生する可能性があるため、クロックパスに VDLを挿入し（図 5-5）、室温から VDLに供給す

る DC 電流の値を制御することによりクロックパスの遅延時間を微調整できるように設計した。
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図 5-5. 2×2スイッチ回路の回路図。 
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VDLは 32接合で構成し、VDLへの DCバイアスを 4.5mA～5.2mAまで変化させることにより遅

延時間を±12.5psec変化させことができる。このようにして 40GHzのクロックサイクルの範囲を

カバーできるように設計した。なお、VDLに設計バイアスが印加されている場合に、DEMUXの

フロントD2FFでは 40GHz動作時にタイミングマージンが 11psec以上になるようにタイミング設

計を行った。 

 

5-2-2：8ch超伝導電圧ドライバの設計 

 

 超伝導電圧ドライバ（Superconductor Voltage Driver; SVD）は、SFQ回路から室温エレクトロニ

クスへの高速信号伝送の鍵となる回路である。本章のスイッチシステムでは、2×2スイッチ回路

の 8chの出力 SFQパルス（10Gbps/ch×8ch）を増幅して室温に高速で出力するために、第 4章で

開発した SVDを 8個、1枚のチップに集積した。図 5-6に 8ch SVDの回路図を示す。本章では 8ch 

SVDを 1枚のチップに集積するため、SVDの接合数、回路面積、バイアス電流を削減する改良を

行った。具体的には、図 5-7に示すように、第 4章で設計した SVDの BUF（図 4-18）の接合数を

6 個から 2個に削減した。これにより、SVD 1ch全体で接合数、面積、バイアス電流、消費電力

をそれぞれ 29%、13%、38%削減した。このようにして改良された SVD（1ch あたり）の接合数

は 318個、面積は 402m×522m、バイアス電流は 43.0mA、消費電力は 108Wである（表 5-1）。 

 SVDの RZ出力信号のパルス幅は、SVDの RSFFに入力されるデータ信号と reset信号の遅延時

間差で決まる。第 4章の SVDでは、SVDへの入力データ信号をチップ上で分岐して約 50psecの

遅延を JTLで追加することにより SVDへの reset信号を生成し、10Gbps動作時にデューティ比が

50%の RZ出力になるように設計した。本章のスイッチシステムは回路が複雑なため、まず 10kHz

程度の低速で機能試験を行い回路が動作するバイアスマージンをチェックし、段階的に動作周波

数を上げていく必要がある。そのため本章では、SVDへの reset信号を室温から入力し、室温から

SVD の出力信号の幅を制御できるように設計した。10Gbps などの高速では SVD の BER は SVD

の出力パルスの幅に強く依存する。reset信号を室温から入力できるようにした理由は、高速動作

時に SVDの出力パルス幅を室温から制御し、BERを低減することをも可能にするためである。 

 SVDの構成要素のうち、16個の SQUIDが直列に接続された部分を出力部と呼ぶ（第 4章の図

4-16）。8 個の出力部は、冷凍機システムのピン数の制約のため共通の DC バイアスで動作するよ

うに設計した。そのため、複数の出力部が同時にスイッチした場合、スイッチしていない出力部

へバイアス電流が回り込み、本来スイッチすべきではない出力部をスイッチさせてしまう誤動作

を生じる可能性がある。この同時スイッチ時のバイアス回りこみを低減するために、出力部のバ

イアス抵抗を、各出力部に接続されている出力ラインの特性インピーダンス 50に比べて十分高

い 400に設計した。この設計により、7個の出力部が同時にスイッチした場合であっても、残る

1 個の出力部に回り込む電流が SQUID バイアス電流の 5%未満にできることをシミュレーション

により確認した。 
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図 5-7. 小型化した SVDの BUFの等価回路図。単位は、接合の臨界電流値は mA、インダクタ

ンスは pH、抵抗はである。 
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図 5-6. 8ch SVDの回路図。 
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5-2-3：2×2スイッチMCMの設計 

 

 5-2-1で設計した 2×2スイッチ回路と 5-2-2で設計した 8ch SVDを集積した 2×2スイッチMCM

を設計した。この節ではMCMの設計について述べる。 

 

5-2-3-1：2×2スイッチMCMのピンアサインとバイアス設計 

 

冷凍機システムのピン数が 32本に限られているため、MCMの設計においては、ピン数の制約

のもとでのピンアサインとバイアス設計が重要である。図 5-8に 2×2スイッチMCMのピンアサ

インとバイアス設計を示す。必要不可欠なピンは、入力データ 8ピン（10Gbps×4ピン×2入力）、

出力データ 8ピン（10Gbps×4ピン×2出力）、クロック 1ピン、スイッチの制御信号 2ピン（cross、

bar）、MUXと DEMUXの RTFFBへの reset 1ピン、SVDの RSFFへの reset 1ピンである。これら

回路動作に必須な信号だけで計 21 ピン必要である。従って、残り 11 ピンだけで 2×2 スイッチ

MCM にバイアスを供給しなければならない。100mA のオーダーの大電流の場合、バイアスが発

生する磁場が回路動作に及ぼす影響を低減するために差動バイアス供給が必要である[73], [74]。

差動バイアス供給とは、SFQ 回路にバイアス電流を供給し、かつ、チップの GND に回路へのバ

イアス電流と絶対値が等しい負の電流を供給する方法である。差動バイアス供給は 2 ピンを要す

るため、それも考慮したバイアス設計が必須である。 

 2×2スイッチチップでは、ピン数の制約から、DC/SFQ、NRZ/SFQ、2×2スイッチ回路、チッ

プ間 SFQ パルス伝送用ドライバのバイアスを共通とした。ただし、このバイアスは 212mA と大

きく、1 方向から回路に供給するとバイアス供給パッド近辺に電流が集中しスイッチ回路の誤動

作を招く恐れがあるため、回路の上下 2 方向から供給し、かつ、それぞれのバイアスを差動で供

給する設計とした。そのため 4ピンを使用する。スイッチチップは 2つの VDLを有する。これら

のバイアス電流は 4.8mAと小さいため、それぞれ 1ピンで供給する。一方、SVDチップは、ピン

数の制約のため、DC/SFQ、WSPL、BUF、チップ間 SFQパルス伝送用レシーバを共通バイアスと

表 5-1. 小型化した SVDの 1chあたりの接合数、バイアス電流、消費電力。 

 接合数 バイアス電流 [mA] 消費電力 [W] 

WSPL 126 13.4 33.5 

BUF 64 9.0 22.4 

RSFF 96 20.4 51.0 

SQUID 32 0.16 0.4 

SVD合計 a 318 (-29%) 43.0 (-38%) 108 (-38%) 
a（ ）内の数字は、第 4章で開発した SVDに対するパーセンテージ。 
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した。このバイアスも 221mAと大きいため、2ピンを用いて差動供給する設計とした（図 5-8の

BODYと-BODY）38。RSFFバイアスと SQUIDバイアスは、SVDの中でクリティカルなバイアス

なので、個別に供給する設計とした。RSFFバイアスは 142mAと大きいため 2ピンを用いて差動

供給とした。SQUIDバイアスは 1.3mAと小さいため、1ピンからの供給とした。 

 

5-2-3-2：2×2スイッチMCMのインピーダンス設計 

 

 MCMを 40GHzの高速で動作させるためにはチップ上および実装系のインピーダンスの設計が

非常に重要である。図 5-9 は MCM のインピーダンス設計を説明する図である。MCM 基板上の

MSL のうち、SFQ 回路と室温との間で I/O 信号を伝送する MSL のインピーダンスは、標準的な

                                                        
38 40Gbps動作の論理回路であるスイッチ回路と異なり、SVDは10Gbps動作の回路であり機能も単純なため、スイッチ回路の

ような4ピンを用いるほどのケアはしなかった。 
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図 5-8. 2×2スイッチMCMのピンアサインとバイアス設計。X01～X08、X11～X18、Y01～Y08、

Y11～Y18は冷凍機システムの室温 I/Oポートのポート番号である。（SW_U, -SW_U）、（SW_L, 

-SW_L）、（BODY, -BODY）、（RSFF, -RSFF）の各ペアは、差動供給を行うバイアスである。 
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高速半導体エレクトロニクスや高周波ケーブルのインピーダンスに整合させるため 50に設計し

た。MCM 基板上の MSL のうち、チップ間 SFQ パルス伝送を担う MSL のインピーダンスは 4

に設計した。これは第 3 章で開発したチップ間 SFQ パルス伝送回路で実証された値である。

DC/SFQ および NRZ/SFQ の入力端で室温からの 50入力ラインを整合終端するために、DC/SFQ

と NRZ/SFQ の入力端に直列に 50の抵抗を付加した。一方、SVD の出力端には整合抵抗は付加

せず、直接 50の MSLを接続し、冷凍機の 1stステージの極低温 GaAsアンプ（入力インピーダ

ンス 50）で受信端終端されるように設計した。SVDと極低温アンプの間に強いインピーダンス

不整合が存在する場合は、その不整合箇所から SVDに向かって強い反射が返ってくるため、SVD

の出力端に終端抵抗を付加する必要があるが、整合抵抗の付加は SVDから MSLに出力される出

力電圧を減少させ、極低温アンプの BERを増大させるデメリットも有する。本研究の冷凍機シス

テムでは SVD とクライオアンプの間に強いインピーダンス不整合は存在しないため、SVD の出
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図 5-9. MCMのインピーダンス設計。 
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力端に終端抵抗を用いず、可能な限り高い出力電圧を極低温半導体アンプに伝送する構成を採用

した。特性インピーダンス 50のMSLの線幅は 1.5m（COU層で作製）、4のMSLの線幅は 17m

（BAS層で作製）である。はんだバンプの直径は 50mとした。これは、スイッチ MCMの全ビ

ット動作を実現するために十分なバンプ接続の歩留まりを確保するためにバンプの直径を 50m

以上にする必要があったからである。図 5-9 に示すように、ボンディングパッドは 2 種類のもの

を用いた。MCM基板上の 4 MSLとチップ上の 4 MSLとを接続するはんだバンプのためのボ

ンディングパッド、つまりチップ間 SFQパルス伝送用MSLのボンディングパッドはMSLボンデ

ィングパッドを用いた。一方、基板上の 50 MSLとチップ上の 50 MSLを接続するはんだバン

プのためのボンディングパッド、つまり、SFQ 回路と室温エレクトロニクスとの間の I/O 信号の

伝送に用いる 50 MSLのためのボンディングパッドには、CPWボンディングパッドをチップと

基板の双方に用いた。CPWボンディングパッドの使用により、50ラインのバンプ接続部でのイ

ンピーダンス整合が大幅に改善されることは第 4章で実証した。32ピン高周波クライオプローブ

のプローブヘッドが MCM 基板に圧着によって接触するプロービングパッドも、室温エレクトロ

ニクスのインピーダンスに整合させるためにコプレナ型の 50に設計した。以上のように MCM

のインピーダンス設計を行うことにより、室温エレクトロニクス（50）と低インピーダンスの

SFQ回路（4程度）とのインピーダンス整合を取り、SFQ MCMの高速動作を実現することがで

きる。 

 

5-2-3-3：2×2スイッチMCMのレイアウト設計 

 

 5-2-3-1 で述べたピンアサインとバイアス設計および 5-2-3-2 で述べたインピーダンス設計にし

たがって、スイッチチップ、SVDチップ、MCM基板のレイアウト設計を行った。図 5-10に、ス

イッチチップ、SVDチップ、MCM基板の顕微鏡写真を示す。スイッチチップは 5mm×5mmであ

り、5-2-1 で設計した 2×2 スイッチ回路（図 5-5）の出力段に、第 3 章で開発したチップ間 SFQ

パルス伝送用ドライバと 4 MSLを集積したチップである。SVDチップは 5mm×5mmであり、

5-2-2で設計した 8ch SVD（図 5-6）であり、入力段には第 3章で開発したチップ間 SFQパルス伝

送用レシーバと 4 MSL が集積されている。スイッチチップと SVD チップの周辺部には、InSn

はんだバンプを形成するための直径 50mのボンディングパッドが形成されている。MCM基板は

16mm×16mmであり、InSnはんだバンプを形成するための直径 50mのボンディングパッド、ク

ライオプローブと接触する 32個のプロービングパッド、プロービングパッドとボンディングパッ

ドとを接続するバイアスラインと 50信号ライン、そしてスイッチチップと SVD チップの間で

SFQパルスを伝送するための 4 MSLが集積されている。 

 スイッチ MCM は 1 本の 40GHz クロック入力、20 本の 10Gbps 信号入出力（入出力データ 16

本、制御信号入力 4本）、11本のバイアス入力を有する。MCM基板上のバイアスラインは、配線

の ICを可能な限り大きくするため、可能な最大幅である 50m幅（バンプ径で制限される）とし、

BAS 層で設計した。スイッチチップと SVD チップについても、100mA を超えるバイアスライン
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図 5-10. 試作した(a) 2×2スイッチチップ、(b) 8ch SVDチップ、(c) MCM基板の顕微鏡写真。 
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は 50m幅の BAS層で設計した。一方、電流値が小さい VDLバイアスは 20m幅の COU層で、

SQUIDバイアスは 10m幅の BAS層で設計した。回路近辺でのバイアス電流の集中を軽減するた

め、チップ上で各バイアスラインを分岐し、回路の周辺にMOATセルを配置してさらにバイアス

電流を分流した。 

スイッチチップの出力データ（10Gbps/ch×8ch）は、チップ間 SFQパルス伝送回路により、は

んだバンプとMCM基板上の 4MSLを通って SVDチップに伝送される。スイッチチップ上のド

ライバから SVDチップ上のレシーバまでの MSLはすべてのチャンネルで等長に設計しており、

MSLの長さは 15.2mm、伝搬遅延時間は約 130psec、共振周波数は約 3.8GHzである。チップ間 SFQ

パルス伝送のトータルのスループットは 80Gbpsである。 

信号やバイアスに使用しないボンディングパッドはすべて GNDパッドとした。ボンディングパ

ッドの個数は信号パッドとバイアスパッドと GNDパッドを含めて各チップ 372個である。このう

ち信号パッドとバイアスパッドの総数はスイッチチップでは26個、SVDチップでは22個である。

スイッチチップ、SVDチップ、MCM基板のボンディングパッドの表面には、InSnはんだを付着

させるために Ti/Pd/Auの 3層薄膜を成膜する（チップを InSnはんだに液浸すると Auの表面だけ

にはんだが付着する。第 3章参照）。クライオプローブの圧着の信頼性を高めるために、MCM基

板のプロービングパッドには厚さ約 3mの金メッキを施す。 

表 5-2 に示すように、スイッチチップは 1,560 接合から構成され、バイアス電流は 205mA、消

費電力は 0.5mWである。一方、SVDチップは 2,930接合から構成され、バイアス電流は 377mA、

消費電力は 1.0mWである。スイッチMCM全体では、接合数は 4,490個、バイアス電流は 582mA、

消費電力は 1.5mWとなった。 

 

5-3：2×2スイッチMCMの試作と測定評価 

 

 設計した 2×2スイッチ MCMを試作した。プロセスは NECの Nb標準 IIプロセス[37]で JCを

10kA/cm2に高めたものである。図 5-10の 2×2スイッチチップ、8ch SVDチップ、MCM基板の

ボンディングパッド上に、液浸プロセス[92], [93]により直径 50mの InSnはんだバンプを形成し

た。MCM基板はプロービングパッドに金メッキが施されているため、そのまま InSnに液浸する

とプロービングパッドにもはんだが付着してしまう。そのため、MCM 基板のはんだ形成では液

表 5-2. 2×2スイッチMCMの接合数、バイアス電流、消費電力。 

 接合数 バイアス電流 [mA] 消費電力 [mW] 

2×2スイッチチップ 1,560 205 0.5 

SVDチップ 2,930 377 1.0 

2×2スイッチMCM 4,490 582 1.5 
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浸の前に前処理を施した。具体的には、MCM基板のプロービングパッドをレジストでカバーし、

80℃のホットプレートに MCM 基板を乗せて数分間ベークしてレジストを固める前処理を施した

後に、MCM 基板を InSnに液浸させた。InSn はんだバンプ形成後、MCM基板を有機洗浄してレ

ジストを除去した。このようなプロセスでチップと基板の双方のボンディングパッドに InSnはん

だバンプを形成したのち、フリップチップボンダーを用いて、MCM 基板に 2×2 スイッチチップ

と 8ch SVDチップをフリップチップボンディングし、2×2スイッチMCMを試作した。冷凍機シ

ステムで高速評価をするための MCM サンプルを見出すために、まず、10kHz での低速機能試験

を行った。実験は、スイッチ MCM をセラミックパッケージにワイヤボンディングで実装し、そ

のセラミックパッケージを測定治具に実装して液体ヘリウムに浸して冷却して行った。図 5-11は

セラミックパッケージに実装された 2×2スイッチMCMの写真である。 

サンプル番号#1～#12の 12個の MCMサンプルを測定したが、#5～#12の 8個のサンプルはい

ずれの出力ピンからも正常な出力を得られなかった。残り 4つのサンプルのうち、#4のサンプル
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(a)       (b)       (c) 

図 5-12. 2×2スイッチMCMの低速機能試験のバイアスマージン。(a) BODYバイアス、(b) RSFF

バイアス、(c) 2×2スイッチ回路バイアスのマージン。 

セラミックパッケージボンディングワイヤ

2×2スイッチMCM

MCM基板 8ch SVDチップ 2×2スイッチチップ

 
図5-11. 低速機能試験のためにセラミックパッケージにワイヤボンディングで実装された2×2

スイッチMCM。 
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は SVD への reset端子がショートしており測定できなかった。それら以外の 3つのサンプルのう

ち、#2、#3のサンプルでは、1chだけ SVDが出力せず 7chの正常動作だけが得られた。その結果、

全 bit の正常動作が得られたのはサンプル番号#1 のサンプルだけであった。図 5-12 には、7ch以

上の正常動作が確認されたサンプルのバイアスマージンを示す。図 5-12 で、#2 と#3 は ch6 以外

の 7bitから正常な出力が得られるバイアスマージンである。図 5-12 (a)、(b)、(c)はそれぞれ、BODY

バイアス、RSFF バイアス、2×2 スイッチバイアスのマージンである。バイアスマージンはサン

プル間のばらつきが大きい。 

これら 4つの MCM サンプルは、冷凍機で評価するために、ボンディングワイヤをピンセット

で取り除き、ワイヤ用のパッドと回路への入出力ラインとを接続しているラインをレーザーカッ

ターで切断し、MCM をセラミックパッケージから取り外した。低速機能試験ができなかった#4

のサンプルは、テスターでチェックした結果、ワイヤ用のパッド付近で配線が GNDにショートし

ており、バンプ用ボンディングパッドから回路までの間にはショートが存在しないことが判明し

た。そのため、サンプル#4も冷凍機実験の候補サンプルとし、レーザーカッターでワイヤ用パッ

ドを切断してセラミックパッケージから取り外した。 

 

5-4：2×2スイッチシステムの試作と測定評価 

 

5-4-1：2×2スイッチシステムの40Gbps動作実証 

 

 試作した 2×2スイッチMCMを冷凍機システムのサンプルステージに実装し（図 5-13）、4Kに

冷却した。図 5-14 は、スイッチシステムの測定系の構成である。シンセサイズド信号発生器

（Synthesized Signal Generator; SG）で発生された 40GHzの正弦波信号をスプリッタで分岐し、一

方はバイアスTを用いてオフセットをかけて、40GHzクロックとしてスイッチMCMに供給した。

分岐された 40GHz 信号のもう一方は、4:1 MUX+E/O39に 40GHz クロックとして入力した。4:1 

MUX+E/Oからは 40GHzクロックに同期した 10GHzクロックが出力され、この 10GHzクロック

は 4CH パルスパターン発生器（Pulse-Pattern Generator; PPG）に入力される。この測定系で 4:1 

MUX+E/O は装置に内蔵されている 40GHzの 1/4プリスケーラのみを用いた。この構成により、

40GHzで動作する SGと 10GHzで動作する PPGの同期をとった。40Gbps（10Gbps/ch×4ch）の入

                                                        
39 4:1 MUXとE/O変換の機能を有する装置である（Anritsu 1806A。カスタム品）。データレートがT/chの4chのパラレル電気デ

ータをこの装置に入力すると、入力データは4:1 MUXによりデータレート4Tのシリアルデータに変換される。このデータレート

4Tのシリアルデータが変調器をドライブすることにより、変調器からデータレート4Tのシリアル光信号が出力される。なお、

変調器への入力光信号の光源はこの装置に内蔵されている。4Tの最大値（公称値）は40Gbpsである。この装置にはさらに1/4プ

リスケーラが内蔵されており、40GHzのクロックを入力することにより10GHzのクロックを出力させることができる。 
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図 5-14. 2×2スイッチシステムの測定系の構成。SG、PPGはそれぞれ、シンセサイズド信号発

生器、パルスパターン発生器である。 
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図 5-13. 冷凍機システムのサンプルステージに実装した 2×2スイッチMCM。 
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力データと、スイッチ回路の制御信号（cross、bar）は、4CH の PPG で発生し、スイッチ MCM

に供給した。すべての入力データと制御信号のタイミングを室温で微調整するために、可変遅延

時間が 140psec、帯域が DC～40GHz のフェーズシフタを用いた。PPG 内で生成される 10GHz ク

ロックを 32分周した信号（したがって 312.5MHzの繰り返し信号）をスプリッタで分岐し、一方

をオシロスコープのトリガに入力して同期をとり、もう一方はさらにスプリッタで分岐してスイ

ッチ回路の制御信号 crossと barとして用いた。barを伝送する同軸ケーブルを crossよりも長くす

ることにより、cross と bar の位相が約だけ異なるようにした。これらの制御信号をスイッチ回

路に入力することにより、スイッチ回路の状態を約 1.6nsec ごとに切り替える。また、PPG の 2

つの 10GHzクロック出力、CLK1、CLK2をそれぞれ、SVDの reset信号、RTFFBの reset信号と

してMCMに供給した。SVDの reset信号のタイミングをフェーズシフタで微調整することによっ

て SVD の出力パルス幅を室温から調整し、高速動作時の BER 低減を図れるようにした。一方、

RTFFBの resetは 40GHzクロックとの相対的なタイミングを調整する必要があるが、外付けのフ

ェーズシフタを用いずに、PPGの CLK delay（PPGに内蔵されているフェーズシフタ）を調整す

ることによりタイミング調整を行う。これは、RTFFBの resetは 40GHzで動作している RTFFBに

入力するためタイミングマージンが非常に狭いので、可能な限り歪みの少ない波形を保って

RTFFBに入力することが非常に重要であり、そのため PPGと冷凍機システムの間のコネクタの個

数を可能な限り減らす必要があるからである。PPGの CLK delayを変化させると、CLK1、CLK2

だけでなく、CH1～CH4の出力、32分周出力のすべてのタイミングが変化する。その結果、40GHz

クロックと CH1～CH4 の出力などの相対的なタイミングがずれるが、これらの信号は 10Gbps で

あるため、タイミングマージンが RTFFBの resetよりも大きく、顕著な影響はない。BERの最低

値を得るための CH1～CH4出力などの最終的な微調整は、外付けのフェーズシフタを用いて行う。 

バイアス電流の供給については、DC電源装置からチップに流入するノイズを低減するために、

フィルタつきの抵抗ボックスを介して供給した。抵抗ボックスは 100または 1kの抵抗と 10nF

のキャパシタを用いたローパスフィルタになっている。差動供給のバイアスではプラス方向、マ

イナス方向いずれのバイアスも抵抗ボックスを介して供給した。図 5-15にスイッチシステムの測

定系の写真を示す。40Gbps高速システム実証の間に測定された冷凍機システムの各ステージの温

度を表 5-3に示す。サンプルステージの温度が 4K未満であることから、2ndステージへの熱流入

は 1W 未満であると考えられる。また、サンプルステージの温度振動の振幅は 10mK未満と十分

小さく、回路動作への影響は無視できる大きさであった。 

図 5-16は、40Gbpsでのスイッチシステムの動作波形である。PPGが 4chのため、入力は in0の

みの場合（in0_1～in0_4の 4chを入力）、in1のみの場合（in1_1～in1_4の 4chを入力）に分けて行

った。図 5-16 (a)の波形では、まず、barが入力され、SFQスイッチの状態がバーにセットされて

いる。その状態で、40Gbpsの入力データ in0（10Gbps/ch×4ch。各 chの入力データの bit長は 11bit）

をスイッチシステムに入力している。入力されたデータは、スイッチシステムの out0から 40Gbps

の信号（10Gbps/ch×4ch）として出力されている。その後、制御信号 crossが入力され、SFQスイ

ッチの状態がクロスにセットされている。その状態で、40Gbpsの入力データ in0（10Gbps/ch×4ch）
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をスイッチシステムに入力している。その結果、入力データはスイッチシステムの out1 から

40Gbpsのデータ（10Gbps/ch×4ch）として出力されている。このように、スイッチシステムの 40Gps

の正常動作が確認された。このことから、冷凍機システムで冷却されたスイッチ MCM が基本設

計の通りに機能することが実証された。具体的には、制御信号 bar（または cross）が入力される

と、bar（または cross）の立ち上がりエッジでスイッチチップ上の DC/SFQが SFQパルスを 1個

出力し、SFQスイッチの状態がバー（またはクロス）にセットされ、40GHzの正弦波クロックは

スイッチチップ上の DC/SFQ により SFQ パルス列に変換され、入力された NRZ データはスイッ

チチップ上の NRZ/SFQで SFQパルスに変換されたのちに 4:1 MUXにより bit長 44bitの 40Gbps

シリアルデータに変換されてスイッチコアの in0 に入力され、スイッチコアの状態（バーまたは

クロス）に応じて out0または out1から出力され、1:4 DEMUXによって 10Gbps/ch×4chのデータ

表 5-3. 冷凍機システムの各ステージの温度。 

ステージ 温度 [K] 

冷凍機 1stステージ 57.44 

冷凍機 2ndステージ 3.13－3.18 

4Kパネル 5.27－5.29 

サンプルステージ 3.76－3.77 

 

 

Pulse pattern generator
Anritsu MP1758A

Synthesizer
Anritsu MG3695A 

SFQ 2X2 switch system
(Switch MCM is packaged and cooled with a cryocooler)

Digital sampling
oscilloscope
Tektronix 11801C

input data

control signalsSFQ switch output

 

図 5-15. 2×2スイッチシステムの測定系。 
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に変換され、チップ間 SFQパルス伝送回路によって SFQパルスがはんだバンプとMCM基板を通

って SVDチップに伝送され、SVDチップ上で SFQパルスが増幅され、さらに冷凍機システムの

1stステージの GaAs極低温アンプによって増幅され、室温に出力されるという一連の機能が実証

された。図 5-16 (b)では、in1に 40Gbpsデータを入力した場合の動作が試験されており、in0入力

時と同様に正常動作が確認された。実験ではクロック周波数を 40GHzからさらに高くし、最大で

47Gbps まで正常動作を確認した。図 5-17 は 47Gbps でのスイッチシステムの動作波形であり、

47Gbpsのデータが、制御信号に従って、SFQスイッチ回路により約 1.36nsecごとに正しく出力先

を切り替えられている。最大周波数 47GHz は実験装置（MUX+E/O の 1/4プリスケーラ）で制限

されたものである。表 5-4に、10Gbps、20Gbps、40Gbps、47Gbpsでの正常動作が確認されたバイ

アス条件と入力条件を示す。表 5-5 には、これらの周波数でのバイアスマージンと入力マージン

を示す。表 5-5のマージンは、バイアスと入力を表 5-4の値に固定し、各バイアスまたは入力のマ

ージンを個別に測定したものである。 
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(a)          (b) 

図 5-16. 2×2スイッチシステムの 40Gbps動作波形。(a) in0入力時、(b) in1入力時。 

500ps

cross
bar

in1
(47-Gbps NRZ)

cross
bar

47-GHz clock

out0
(47-Gbps RZ)

out1
(47-Gbps RZ)

cross
bar

in0
(47-Gbps NRZ)

cross
bar

47-GHz clock

out0
(47-Gbps RZ)

out1
(47-Gbps RZ)

500ps
 

(a)           (b) 

 

図 5-17. 2×2スイッチシステムの 47Gbps動作波形。(a) in0入力時、(b) in1入力時。 
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表 5-4. 2×2スイッチシステムの各周波数でのバイアス設定と入力設定。 

 10Gbps 20Gbps 40Gbps 47Gbps 

SQUID bias [mA] 1.15 1.17 1.14 1.22 

VDL_U bias [mA] 2.71 3.40 2.85 3.04 

VDL_L bias [mA] 2.73 3.57 3.47 3.63 

SW_U bias [mA] 99 97 102 103 

SW_L bias [mA] 96 107 105 108 

BODY bias [mA] 296 299 300 285 

FF bias [mA] 94 95 93 95 

DAT Vpp [V] CH1 0.8 0.8 0.8 0.8 

CH2 0.8 0.8 0.8 0.8 

CH3 0.8 0.8 0.8 0.8 

CH4 0.8 0.8 0.8 0.8 

DAT offset [V] CH1 0 0 0 0 

CH2 0 0 0 0 

CH3 0 0 0 0 

CH4 0 0 0 0 

PPG clock delay [ps] -24 -108 -34 -88 

RTFFB reset Vpp [V] 1.4 1.4 1.4 1.8 

RTFFB reset Offset [V] -0.1 -0.1 -0.1 -0.1 

SVD reset Vpp [V] 1.4 1.5 1.4 1.8 

SVD reset Offset [V] -0.2 -0.2 -0.2 -0.2 

Clk power [dBm] +3.2 +4.0 +6.5 +8.0 

Clk offset [mA] 2.6 2.5 2.1 1.6 

Cross offset [mA] 0.74 0.71 0 1.0 

Bar offset [mA] 0.30 0.41 0 1.6 
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表 5-5. 2×2スイッチシステムの各周波数でのバイアスマージンと入力マージン。 

 10Gbps 20Gbps 40Gbps 47Gbps 

SQUID bias [mA] 1.15 1.17 1.14 1.22 

VDL_U bias [mA] 2.71～3.41 3.35～3.55 2.75～2.86 2.94～3.11 

VDL_L bias [mA] 2.73～3.53 3.28～3.70 3.29～3.52 3.62～3.76 

SW_U bias [mA] 96～112 92～98 98～105 102～104 

SW_L bias [mA] 94～104 101～108 102～107 108～109 

BODY bias [mA] 288～300 294～300 292～302 279～285 

FF bias [mA] 91～96 90～95 89～95 92～98 

DAT Vpp [V] CH1 0.60～1.10 0.74～0.97 0.58～1.18 0.50～1.12 

CH2 0.50～1.18 0.57～1.15 0.76～1.20 0.71～1.01 

CH3 0.63～1.21 0.64～1.21 0.57～1.17 0.60～1.22 

CH4 0.58～1.16 0.73～0.91 0.66～0.93 0.60～1.16 

DAT offset [V] CH1 - - - - 

CH2 - - - - 

CH3 - - - - 

CH4 - - - - 

PPG clock delay [ps] -24 -112～-107 -35～-34 -91～-86 

RTFFB reset Vpp [V] 1.38～1.64 1.24～>2.00 1.28～1.56 1.49～>2.00 

RTFFB reset Offset [V] -0.120～0.035 -0.16～0.095 -0.175～-0.045 -0.18～0.04 

SVD reset Vpp [V] 1.08～>2.00 1.10～>2.00 1.13～>2.00 1.31～>2.00 

SVD reset Offset [V] -0.455～0.53 -0.515～0.185 -0.365～0.385 -0.535～-0.275 

Clk power [dBm] -2.1～+4.9 -1.1～+6.9 +3.9～>+12.0 +6.9～>+11.0 

Clk offset [mA] 2.3～2.7 1.20～2.81 1.91～2.51 0.7～2.3 

Cross offset [mA] 0.00～1.34 0.00～2.00 0.00～1.53 0.00～1.60 

Bar offset [mA] 0.05～2.52 0.00～1.33 0.00～1.70 1.30～1.60 
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5-4-2：2×2スイッチシステムの40Gbps動作時のBER評価 

 

 2×2スイッチシステムの 40Gbpsでの BERの評価を行った。図 5-18に BER測定の測定系の構

成を、図 5-19 に BER の測定系の写真を示す。測定は、スイッチの状態をバーまたはクロスに固

定し、in0 または in1 に 40Gbps のデータ（10Gbps/ch×4ch）が入力されているときの各出力ピン

（10Gbps/ch）の BERを EDで個別に測定することにより行った。測定を行った入力信号、スイッ

チの状態、出力信号の組み合わせを表 5-6に示す。PPGが 4chのため、入力は in0のみの場合（in0_1

～in0_4の 4chを入力）、in1のみの場合（in1_1～in1_4の 4chを入力）に分けて行った。入力デー

タは bit長 231-1の PRBSを用いた（以下、bit長 2n-1の PRBSを PRBSnと略記する）。 

 図 5-20は、in0に 40Gbpsデータを入力した場合に、ある出力ピンの BERが最低になるように

調整したバイアスにおける各出力ピンの BER である。これを便宜上、個別チューンによる BER

測定と呼ぶ。図 5-20 で、例えば Y18-tune（紺色のライン）は、Y18 ピンの BER が最低になるよ

うにスイッチMCMのバイアスを調整したときの出力ピン Y11～Y18の BERを示しており、この

バイアス条件では Y18は 10-11台の低 BERだが、Y14は 10-4台の非常に高い BERになることがわ

かる。つまり、ある出力ピンに着目して BERが最低になるようにバイアスを調整すると、他の出

力ピンで非常に高い BER になってしまうことがある。図 5-20 の結果が示すように、個別チュー

ンによる BER 測定の結果、40Gbps で BER が 10-11台の出力ピンは 3 ピン（Y16、Y17、Y18）、

Cryocooled system

40-GHz clock
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1/4

PPG

DC

CH1
CH2

CLK1

CLK in
40-Gbps data

(10-Gbps, 4-bit parallel)
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2X2 SW MCM
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40dB
40dB
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SQDRV reset
RTFFB resetCLK2 40dB

40dB
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Anritsu MG3695B

MUX+E/O
(as a prescaler)
Anritsu MP1806A 
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Anritsu MP1758A

Error Detector
Advantest D3286
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DAT inAMPout0_1
out0_2
out0_3
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図 5-18. 2×2スイッチシステムの 40Gbpsでの BER評価の測定系の構成図。SG、PPG、EDは

それぞれ、シンセサイズド信号発生器、パルスパターン発生器、エラーディテクタである。図

では、in0_1～in0_4にデータを入力し、out0_1の出力の BERを測定する場合が例示されている。 
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10-10台は 2ピン（Y11、Y12）、10-9台は 2ピン（Y13、Y15）、10-8台は 1ピン（Y14）であった。

各出力ピンの BER のばらつきの低減が今後の課題として残る。しかしこの実験から、チップ間

SFQ パルス伝送を含む 5,000 接合程度の SFQ 論理集積回路を MCM 実装した冷凍機システムの

40Gbps動作でも 10-11台の低 BERが実現できる可能性があることが示された。 

 次に、10-4台などの非常に高い BERのピンが発生しないように、すべての出力ピンに着目しな

がら可能な限りバイアスを調整する実験を行った。この測定を Totalチューンによる BER測定と

呼ぶ。この調整はマニュアル操作であり、バイアスや入力を少し変えては各ピンの BERを計測し、

さらに調整するという繰り返しの調整のため、必ずしも全体を最適化したものではない。図 5-21

は、個別チューンによって各ピンで得られた最低の BERと Totalチューンによる各ピンの BERを

示したものであり、図 5-21 (a)は in0に 40Gbpsデータを入力した場合の測定結果、図 5-21 (b)は in1

に 40Gbpsデータを入力した場合の測定結果である。Totalチューンの場合、各出力ピンの BERは

個別チューンの場合よりも高くなる。しかし、Totalチューンの結果、in0入力時および in1入力時

のクロスおよびバーの状態、つまり表 5-6 に示したスイッチシステムの入力と状態のすべての組

み合わせについて、40Gbpsスイッチシステムとして同一のバイアス、入力条件下ですべてのピン

で 10-6台以下の BERが得られた。 

 

 

 

 

 

測定時間=30分53秒

BER=7.5×10-11

半導体アンプ

エラーディテクタ

 

図 5-19. 2×2スイッチシステムの 40Gbpsでの BER評価の測定系の写真。 
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図 5-20. 2×2スイッチシステムの 40Gbpsでの BER評価結果。あるひとつの出力 pinの BERが

最低になるように回路のバイアスを調整したときの BER。 

表 5-6. 2×2スイッチシステムの BER測定の概要。 

入力 

（10Gbps/ch×4ch） 
スイッチの状態 

出力信号 

（10Gbps/ch） 
冷凍機システムの出力ピン 

in0 

(in0_1 ～ in0_4) 

バー 

out0_1 Y11 

out0_2 Y12 

out0_3 Y13 

out0_4 Y14 

クロス 

out1_1 Y15 

out1_2 Y16 

out1_3 Y17 

out1_4 Y18 

in1 

(in1_1 ～ in1_4) 

バー 

out1_1 Y15 

out1_2 Y16 

out1_3 Y17 

out1_4 Y18 

クロス 

out0_1 Y11 

out0_2 Y12 

out0_3 Y13 

out0_4 Y14 
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5-5：本章のまとめ 

 

第 2章～第 4章で開発した SFQ回路の高速システム化のための要素技術をすべて集積すること

により、MCM実装された SFQ回路のシステムレベルでの 40Gbps以上の高速動作を初めて実証し

た。4:1 MUXと 1:4 DEMUXを SFQ回路で設計し、40GHzの入出力インタフェイスとしてスイッ

チチップに集積することにより、冷凍機システムの I/Oの帯域（10Gbps/ch）と SFQスイッチのデ

ータレート（40Gbps）との間のスピードのギャップを解消した。試作したスイッチシステムには、

本研究で開発した高速システム化技術、すなわち、PTL伝送回路、チップ間 SFQパルス伝送回路、

SFQ MCM設計技術、SVD、冷凍機実装技術に加え、名古屋大学、横浜国立大学、NICT、NECが

共同開発したセルベース設計技術[49]、NEC が開発した 10kA/cm2の Nb プロセス技術[37]が、す

べて集積されている。試作したスイッチシステムは測定装置の上限周波数である 47Gbpsまで動作

した。このような高速クロックで、スイッチ MCM がシステムレベルで全ビット動作したのは、

本研究で開発した高速システム化のためのすべての要素技術が同時に機能したからである。この

実験により、本研究で開発した高速システム化技術とそのインテグレーション技術の有効性を実

証した。 
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(a)          (b) 

図 5-21. 2×2スイッチシステムの 40Gbpsでの BER評価結果。あるひとつの出力 pinの BERが

最低になるように回路のバイアスを調整した結果（個別チューン）と、すべての出力 pinで可

能な限り BERが低くなるようにバイアスを調整した結果（Totalチューン）が示されている。

(a)は in0入力時、(b)は in1入力時である。 
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第6章：冷凍機システムのトータルスループット向上の

ためのI/O高速化 
 

前章までで、32本の電気の高速 I/Oを実装した冷凍機システムを開発し、SFQ MCMをシステ

ムレベルで 40GHz以上のクロック周波数で動作させることを可能にした。本研究で開発した冷凍

機システムのトータルスループットは 10Gbps×32chであり、これまでに報告されている冷凍機シ

ステムの中で最大である。しかし、100GHz を超える高速動作が可能な SFQ 回路のポテンシャル

と、この冷凍機システムのトータルスループットの間には依然として大きなギャップがある。具

体的には、100Gbpsの信号の入力または出力には 10本の I/Oケーブルを用いなければならず、本

研究の冷凍機システムでは 3つの 100Gbps信号しか入出力できない。このギャップを埋めるため

には、I/Oケーブルの本数を増加させるか、I/Oケーブルの 1本あたりのスループットを拡大しな

ければならない。しかしそのどちらも、冷凍機の限られた冷却能力の下で実現することは困難で

ある。 

 限られた冷却能力のもとでシステムのスループットを増大させるひとつの方法は、光ファイバ

を I/O リンクに用いることである。光ファイバは広帯域でかつ熱伝導率がほとんど無視できるか

らである。光ファイバを用いた I/O（以下では光 I/Oと呼ぶ）を実現するには、冷凍機の極低温ス

テージに光インタフェイス（Interface; I/F）を実装しなければならない。ここで光 I/Fとは、光信

号を電気信号に変換するデバイスと、電気信号を光信号に変換するデバイスの総称である。この

光 I/Oを用いる考えは、Van Zeghbroeckによって最初に提案された[122]。光 I/Oのうち、光入力は

光出力よりも技術的なハードルが低く、SFQ 回路の光入力による高速動作が液体ヘリウム冷却に

よる実験で実証されている[123], [124]。しかし、光出力は依然として技術的に困難である。それ

は、SFQ 回路の出力信号のエネルギーが光変調器などの光 I/F をドライブするには小さすぎるか

らである。このことから、冷凍機システムの出力については、光信号ではなく電気信号でさらに

帯域を拡大する可能性を検討することが依然として価値のある試みである。 

上記の考察に基づき、本章では、冷凍機システムのトータルスループット向上のための I/O 高

速化技術として、まず 6-1節で電気信号による出力のスループット向上のための NRZ型超伝導電

圧ドライバ（Superconductor Voltage Driver; SVD）に関する研究について述べる[125]。次に、6-2

節で光入力による入力のスループット向上に関する研究について述べる[126]。 

 

6-1：NRZ型超伝導電圧ドライバ 

 

 超伝導電圧ドライバ（Superconductor Voltage Driver; SVD）は SFQ回路の室温への出力のスルー

プットを拡大するための鍵となる重要な回路である。これまでに第 4章で設計し、10Gbpsでの低
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BER動作を実証した SVDは出力信号が RZフォーマットであった。これと異なり、本章では NRZ

フォーマットの信号を出力する SVDを検討する。NRZ信号の基本周波数は RZ信号の基本周波数

の 1/2である（ただし RZ信号のデューティ比が 50%の場合）ため、原理的には、SVD の出力信

号のフォーマットを RZから NRZに変えることができれば、本研究で開発した冷凍機システムの

出力のスループットを 2 倍の 20Gbps/ch に拡大できる。しかしこれは理想的な場合の話である。

文献[101]で NRZ型 SVDの構成が記述されているが、アイディアのみの記述であり、RZ型 SVD

との比較検討は行われていない。そこで本章では NRZ型 SVDを設計、試作し、冷凍機システム

で冷却してシステムレベルでの高速動作実験を行う。その実験により、NRZ 型 SVD を用いた場

合、RZ 型 SVD に比べて冷凍機システムの I/O のスループットをどの程度まで拡大できるのかを

明らかにする。 

 

6-1-1：NRZ型超伝導電圧ドライバの設計 

 

 図 6-1は NRZ型 SVDの基本構成図である。第 4章で述べた RZ型 SVDの前段に真補信号発生

回路を配置した。真補信号発生回路はクロック入力（clk）とデータ入力（data）を有し、data の

trueと complementを出力する。true信号および complement信号はそれぞれ RSFFに set信号およ

data

reset 
（毎クロック入力）

set

reset
RSFF SQUID

M

 
(a) 

 

data

data

data

RZ型SVD

DFF

NOTclk

真補信号発生回路

set

reset
RSFF SQUID

M

 
(b) 

 

図 6-1. (a) RZ型 SVDと(b) NRZ型 SVDの基本構成図。 
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び reset信号として入力される。図 6-2に NRZ型 SVDの動作原理を示す。論理値”1”が NRZ型 SVD

に入力された場合、RSFFの保持ループに磁束量子が保持される。一方、論理値”0”が NRZ型 SVD

に入力された場合、RSFFの保持ループに保持されていた磁束量子は破棄される。一度 RSFFが磁

束量子を保持したら論理値”0”が入力されるまで RSFF は磁束量子を保持し続ける。RSFF が磁束

を保持している間 SQUID が出力電圧を発生するため、NRZ型 SVD は NRZ フォーマットの出力

電圧を出力する。 

 図 6-3は、設計した NRZ型 SVDの回路図である。NRZ型 SVDは、真補信号発生回路、2組の

1:16スプリッタで構成されるWSPL、32個の電流増幅器（BUF）、16個の RSFF、直列接続された

16個の 2接合 SQUID（出力部）で構成される。出力部は DCバイアスされている。各 SQUIDは

各 RSFF の保持ループと磁気的に結合しており、RSFF が磁束量子を保持している間、SQUID が

出力電圧を発生する。真補信号発生回路から出力される true 信号は WSPL によって 16 個に分岐

され、BUFで増幅され、16個の RSFFに set信号として入力される。一方、真補信号発生回路か

ら出力される complement信号は、WSPLによって 16個に分岐され、BUFで増幅され、16個の RSFF

に reset信号として入力される。この構成により、図 6-2で説明した動作原理にしたがって、SFQ

パルスを入力すると増幅された NRZ出力を発生する。 
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Clock cycle

t
t
t
t

1 0 1 1 10 0

 
(a) 

 

data

reset ( data )
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t
t
t
t
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(b) 

図 6-2. (a) RZ型 SVDと(b) NRZ型 SVDの動作原理。 
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NRZ型 SVDの真補信号発生回路以外の部分は第 4章の RZ型 SVD（図 4-16、図 4-17）と同じ

である。一方、真補信号発生回路は論理回路であり、セルベース設計[49]で設計した。回路のレイ

テンシを短くするために、クロッキングはクロック・フォロー・データ方式を用いた。NRZ型 SVD

のターゲット周波数は RZ型 SVDの 2倍の 20Gbpsである。RZ型 SVDと比較するために、RZ型

SVDと同じ JC=10kA/cm2で設計し、接合のシャント抵抗 Rの値は ICR=0.88mVとなるように設計

した。また、JC=10kA/cm2の論理セルは、CONNECTセルライブラリの論理セル（JC=2.5kA/cm2）

の接合面積を縮小し、接合のシャント抵抗 R の値を ICR=0.88mVを満たすように修正することに

より設計した。 

表 6-1に、NRZ型 SVDと RZ型 SVDとの比較を示す。表に示したように、NRZ型 SVDのスル

ープットが RZ型 SVDの 2倍になると仮定した場合、スループットあたりの NRZ型 SVDの接合

数、バイアス電流、消費電力は、RZ 型 SVD に比べてそれぞれ 37%、39%、39%削減できる。さ

らに、NRZ型 SVDは、スループットあたりの I/Oケーブルの本数を RZ型の 1/2に削減できる。

これらが NRZ型 SVDの RZ型に対する理論上の優位性である。 

 

表6-1. NRZ型SVDとRZ型SVDとの比較。 

 RZ型SVD NRZ型SVD 

接合数 318 400（-37%）a 

バイアス電流 [mA] 43.0 52.4（-39%） 

回路面積 [mm2] 0.20 0.40（±0%） 

消費電力 [W] 108 131（-39%） 
a（ ）内の数字は、NRZ型SVDのスループットがRZ型SVDの2倍であると仮定した場合の、ス

ループットあたりの接合数をRZ型SVDの接合数に対してパーセンテージで表示したものであ

る。バイアス電流、回路面積、消費電力の（ ）内の数字も同様である。 

DFFNRZ/SFQ

DC/SFQ

DFF

NOT

set

reset

clk (sine)

data (NRZ)
WSPL

RSFF

RSFF

RSFF

SQUID

SQUID

SQUID

out (NRZ)
SQUID bias (DC)

M

16 stage

真補信号発生回路 出力部

BUF

BUF

BUF

 
 

図 6-3. NRZ型 SVDの回路図。WSPL、BUFはそれぞれ、2並列 1:16スプリッタ、電流増幅器

である。 
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6-1-2：NRZ型超伝導電圧ドライバの測定評価 

 

6-1-2-1：低速機能試験 

 

NRZ型 SVDの評価チップを設計、試作した。チップの試作には NECの Nb標準 IIプロセス[37]

と同じデバイス構造で JCを 10kA/cm2に高くしたプロセスを用いた。図 6-4 (a)に評価チップの顕

微鏡写真を、図 6-4 (b)に NRZ型 SVDの顕微鏡写真を示す。評価チップのサイズは 5mm×5mmで

5mm

NRZ型SVD
clk

data out

CPWボンディングパッド

50 MSL

バイアスライン

ワイヤボンディング用パッド

MSLボンディングパッド

 

(a) 

 

1100 m

真補信号発生回路 ドライバ本体

clk

data

out

 
(b) 

図 6-4. 試作した NRZ型 SVDの(a)評価チップと(b)評価回路の顕微鏡写真。 
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ある。図 6-5には、NRZ型 SVDのバイアス設計を示す。各バイアス電流値は表 6-2の通りである。

評価チップは、液体ヘリウム冷却による低速機能試験を行うためのワイヤボンディング用パッド

と、冷凍機システムによる高速動作評価を行うためのフリップチップ接続用ボンディングパッド

の両方を設けた。後述するように、低速評価は、評価チップをワイヤボンディングでセラミック

パッケージに実装して液体ヘリウム冷却により行う。一方、高速評価は、レーザーカッターを用

いてボンディングワイヤ用パッドを信号線から切り離し、フリップチップ接続用ボンディングパ

ッドにはんだバンプを形成して評価チップを MCM 基板にフリップチップ実装し、冷凍機システ

ムで冷却して行う。チップのインピーダンス設計は第 5 章での設計指針を踏襲している。具体的

には、フリップチップ接続用ボンディングパッドは、高速 I/O信号には CPW型を使用し、それ以

表6-2. NRZ型SVDのバイアス電流値。 

バイアス名 電流値 [mA] 

D/S 0.4 

T/Ca 15.6 

WSPL+BUF 18.0 

FF 18.2 

SQUID 0.16 

計 52.4 
a T/Cは真補信号発生回路のバイアスである。 
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図 6-5. 試作した NRZ型 SVDの評価回路のバイアス設計。D/S、T/Cはそれぞれ、DC/SFQコ

ンバータ、真補信号発生回路である。 
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外のバイアス等ではMSL型を用いた。また、SVDの出力端子には直接 50 MSLが接続されてお

り、終端抵抗は用いていない。さらに、DC/SFQと NRZ/SFQの入力端子には 50の整合抵抗を直

列に接続した。図 6-6に、この評価チップをフリップチップ接続して SFQモジュールを作成する

ためのMCM基板の顕微鏡写真を示す。 

 まず、10kHz の低速クロックで評価回路の機能試験を液体ヘリウム中で行った。図 6-7 に示す

ように、NRZ型 SVDの正常動作が確認された。SVDの出力波形は、50負荷での SVDの出力電

圧を測定するためにオシロスコープの入力インピーダンスを 50にして測定した。図 6-8 に測定

されたバイアスマージンを示す。図 6-9 には SVDの出力電圧の SQUID バイアス依存性を示す。

50負荷に対する出力電圧は最大 2.4mVであり、冷凍機システムの極低温 GaAsアンプの低 BER

動作に必要な 2mV以上の出力電圧を得られた。 

 

 

1   0  0   1  1   0   1  1   1   0

clock
data (NRZ)

out (NRZ) 2mV

100 s

1   0  0   1  1   0   1  1   1   0

 
図 6-7. NRZ型 SVDの 10kHzでの機能試験の動作波形。 

16mm

チップ搭載エリア

50 MSL

バイアス用50m幅MSL

プロービングパッド

ボンディングパッド

 
図 6-6. 試作した 1チップ用のMCM基板。 
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図 6-9. NRZ型 SVDの 10kHzでの出力電圧の SQUIDバイアス依存性の測定結果。 
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(c)          (d) 

図 6-8. NRZ型 SVDの 10kHzでのバイアスマージンの測定結果。それぞれ、(a) D/Sバイアス、

(b) WSPL+BUFバイアス、(c) FFバイアス、(d) T/Cバイアスのマージン。#はサンプル番号であ

る。 
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6-1-2-2：冷凍機システムで冷却されたNRZ型超伝導電圧ドライバの高速動作実証 

 

次に冷凍機システムを用いた高速動作実験を行った。テストサンプルは、図 6-4 (a)の評価チッ

プのワイヤボンディング用パッドをレーザーカッターで切断し、図 6-6 の超伝導 MCM 基板に直

径 50mの InSnはんだでフリップチップボンディングして作製した。このテストサンプルを冷凍

機システムに実装し、4Kに冷却し、ターゲット周波数である 20Gbps以上の高速での動作実験を

行った。図 6-10 は、20Gbps 以上での実験のために構築した測定系である。所有しているパルス

パターン発生器（Pulse Pattern Generator; PPG）の最大周波数が 12.5Gbps/chであり、エラーディテ

クタ（Error Detector; ED）の最大周波数が 12Gbpsであるため、20Gbpsの測定を行うためには入力

データのシリアル化と、NRZ 型 SVD からの出力データのパラレル化が必要である。そのために

は通常、室温部にマルチプレクサ（Multiplexer; MUX）とデマルチプレクサ（Demultiplexer; DMUX）

を用いる。本研究でも通常の方法に従い、室温部で 2:1MUXを用いて PPGからの 2chの 10Gbps/ch

のデータをシリアル化し、20Gbps/chのシリアルデータを生成した。しかし、20Gbpsの 1:2 DEMUX

を所有していなかったため、図 6-11に示す 2段階測定を考案した。この 2段階測定の構成と測定

方法を説明する。図 6-10に示すように、SVDからの 20Gbps/chの出力信号と、PPGの 10GHzの

クロック信号を ED に入力する。この構成により、SVD の出力信号を、2 クロックサイクルに 1

回、EDでサンプリングし、期待値パターンと比較する。この測定を第一ステップの測定と呼ぶ（図

6-11 の 1st measurement）。この第一ステップの測定で ED によりサンプルされたビットの数を N1

とし、期待値と異なっていたエラービットの個数を Ne1とする。次に、クロック信号を 20Gbpsの

1クロックサイクル分（50psec）だけシフトする40。そして再び、2クロックサイクルに 1回、SVD

の出力信号を ED でサンプリングして期待値パターンと比較する。これを第二ステップの測定と

呼ぶ（図 6-11の 2nd measurement）。この第二ステップの測定で EDによりサンプルされたビット

の数を N2とし、期待値と異なっていたエラービットの個数を Ne2とする。最後に、20Gbpsでのト

ータルの BERを、 

 

21

21

NN
NN

BER ee




                 (6-1) 

 

と算出する。この 2段階測定では、スループット T、ビット長 2n-1の PRBSデータを 1bitおきに

サンプルして得られるビット列が、スループット T/2、ビット長 2n-1 の PRBS データになるとい

う PRBS の性質を利用している。この PRBS の性質により、第一ステップの測定も、第二ステッ

プの測定も、期待値パターンは入力パターンと同一である。図 6-11から分かるように、この 2段

階測定は、SVDの 20Gbpsシリアルの出力信号を、1:2 DEMUXで 10Gbps/ch×2chにパラレル化し、

                                                        
40 この操作はEDに内蔵されているディジタルのフェーズシフタでEDへの入力クロックと入力データの相対遅延をずらすこ

とにより行った。 
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2回に分けて BERを測定しているのと等価である。つまり 2段階測定では EDに 1:2 DEMUXと

エラー検出の 2つの役割を行わせている。この方法により、20Gbps未満の計測器を用いて 20Gbps

の BER測定を実現した。ただし後述するように、EDのデータ入力帯域が 12GHzなので、20Gbps

データを ED に入力すると高周波成分が大きく減衰し、BER が高くなる可能性が考えられる。な

お、SVD の出力波形を観測する場合は、図 6-10 に示したように、SVD の出力をディジタルサン

プリングオシロスコープに接続して観測する。この場合、PPGの 32分周クロックをディジタルサ

ンプリングオシロスコープのトリガに用いる。 

 図 6-12は、図 6-10の測定系により 10Gbps、20Gbps、25Gbpsで測定された NRZ型 SVDの出力

波形とアイ・パターンである。クロック信号はシンセサイズド信号発生器（Synthesized Signal 

Generator; SG）から供給した。室温のクロックラインにバイアス Tを挿入し、正弦波クロックの

 50 ps10-GHz clock

1  0  0  1  1  0  1  0  1  1  1  0  1
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1  0  0  1  1  0  1  0  1  1  1  0  1
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20-Gb/s data

20-Gb/s data

50 ps10-GHz clock

1  0  0  1  1  0  1  0  1  1  1  0  1

50 ps10-GHz clock (shifted by 50 ps)

1  0  0  1  1  0  1  0  1  1  1  0  1
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20-Gb/s data
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図 6-11. 2段階測定。 
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20-GHz clock
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1/2

PPG

DC
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CH4

Clk out1

Clk in 20-Gbps data in
10-GHz clock

DSO
20-Gbps out
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ED10-Gbps, 2-bit parallel data

10-GHz clock

10-GHz clock

TS

LNA
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1/32
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trigger  
 

図 6-10. 20Gbps以上の高スループットでの測定系。SG、PPG、MUX、ED、DSO、LNA、S、T、

PSはそれぞれ、シンセサイズド信号発生器、パルスパターン発生器、マルチプレクサ、エラ

ーディテクタ、ディジタルサンプリングオシロスコープ、ローノイズアンプ、スプリッタ、バ

イアス T、フェーズシフタを示す。 
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オフセットを調整し、DC/SFQ のバイアスマージンが最大になるようにした。入力データとクロ

ックとのタイミングを調整するため、室温のクロックラインにフェーズシフタを挿入した。図 6-12

に示したように NRZ型 SVDは 25Gbps（12.5Gbpsの PPGを用いた図 6-10の測定系の上限）まで

正常動作した。図 6-12 のアイ・パターンは bit 長 231-1 の PRBS を入力して測定した（以下、bit

長 2n-1の PRBSを PRBSnと略記する）。アイはクリヤに開いており、25Gbpsでも低い BERで動

作していることを示している。 

次に、図 6-11の 2段階測定を用いて、NRZ型 SVDの BER測定を 20Gbpsで行った。EDの入力

帯域が 12GHzと狭いため、SVDからの 20Gbpsの出力信号の高周波成分は EDの入力端子で著し

く減衰していると考えられる。そのような状況であるにもかかわらず、図 6-13 に示したように

PRBS7の入力で測定された BERは最低で 1×10-13以下であった。BERが 10-12以下になる SQUID

バイアスのマージンは±1.6%であった。BER測定を 24Gbps（12Gbpsの ED を用いた 2段階測定

の上限）まで行った。24Gbpsでの PRBS7入力により測定された BERは 10-7のオーダーであった。

この高い BERの原因は EDの入力帯域が 12GHzと低いことであると考えられる。 

 以上述べたように、SFQパルスの入力を受けて約 2mVのNRZ信号を出力する SVDの 25Gbps/ch

までの動作を実証した。25Gbpsでは測定装置（ED）の制約で BERを測定できなかったが、クリ

ヤに開いたアイは、25Gbps においても低い BER で NRZ型 SVD が動作していることを示してい
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図 6-12. 10Gbps、20Gbps、25Gbpsで測定された NRZ型 SVDの(a)出力波形と(b)アイパターン。

(b)のアイパターンには、測定された 1,000個の波形が重ね合わされている。 
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る。この実験により、RZ型 SVDを用いた場合に比べて冷凍機システムの I/Oのスループットを 2

倍以上に拡大できることを明らかにした。また、NRZ型 SVDは 25Gbps/chで動作可能であるので、

4個の NRZ型 SVDと 1:4 DEMUXを用いることにより 100Gbpsの出力 I/Fを実現できる。第 5章

で設計した 4:1 MUXと 1:4 DEMUXにおいて、クリティカルなタイミング制約は 1:4 DEMUXの

入力段の D2FFで発生するが、D2FFの setup時間と hold時間の合計は 0.1psecと無視できるほど

短く、同一の構成の MUXと DEMUXは JC=10kA/cm2で 100Gbps動作させることが原理的に可能

である（実際、D2FFと同程度の setup時間と hold時間を有する DFFを用いて JC=10kA/cm2で設

計、試作されたシフトレジスタが 120GHzで実証されている[38]）。図 6-14に、本研究により実現

可能になった 100GHz SFQシステムの構成を示す。 
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図 6-14. 100GHz SFQシステムの構成。 
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図 6-13. 20Gbps動作時の NRZ型 SVDの BERの SQUIDバイアス依存性。 



200 
 

6-2：極低温光入力インタフェイス 

 

 本節では、冷凍機システムの入力のスループット向上のための極低温光入力 I/Fと、光データ入

力による SFQ回路の冷凍機システム動作実証について述べる。これまでに、光データ入力による

SFQ回路の動作実証がいくつか報告されている[123], [124]。文献[123]では、GaAsの金属-半導体-

金属フォトダイオード（Metal-Semiconductor-Metal Photodiode; MSM-PD）を 4Kでの光/電気（O/E）

変換に用いており、フラックス量子化器の後段に 1/212の周波数デバイダを接続した超伝導回路が

光信号入力により 6GHz まで実証されている（室温への出力信号は 1/212 に分周されているので

1.5Mbpsである）。文献[124]では、SiのMSM-PDを 4Kでの O/E変換に用いており、JTLの光信号

入力による動作が、JTL を構成するジョセフソン接合の平均電圧を測定することにより 20.6GHz

まで実証されている。しかしながら、これらの報告は、液体ヘリウム中で、かつ、低速出力でし

か実証されていない（つまり SFQ 回路の高速動作はチップ上でしか実証されていない）。また、

実証された動作周波数は最大で 20.6GHzであり SFQ回路が有するポテンシャルよりも低い。さら

に、高速動作時に重要な要素となる BERの評価も行われていなかった。本研究では、冷凍機シス

テムに極低温 O/E変換モジュールと光ファイバを実装することにより、光入力を有する冷凍機シ

ステムを構築する。その光入力冷凍機システムを用いて、極低温環境下で 40Gbpsで動作させた場

合の O/E変換モジュールの特性を明らかにするとともに、光入力による SFQ回路のシステムレベ

ルでの 40GHz動作が可能であるか、また、そのときの BERはどの程度なのかを明らかにする。 

 本研究では、極低温での O/E 変換デバイスとして、100GHz 級の高速動作が可能で、市販品の

入手が可能な単一走行キャリアフォトダイオード（Uni-traveling-carrier Photodiode; UTC-PD [127]）

を選択した。UTC-PDモジュールを冷凍機システムの 4Kパネルに実装し、光ファイバを実装する

ことにより、室温から入力した光信号を冷凍機システムの 4K パネルで O/E 変換できるように改

造した。さらに、UTC-PDの出力信号を SFQパルスに変換するための PD/SFQインタフェイス回

路を開発した。これらを集積することにより、SFQ 回路のシステムレベルでの光信号入力による

高速動作を可能にした。以下では、光入力 SFQシステムの設計と実験結果について述べる。 

 

6-2-1：冷凍機システムで冷却されたUTC-PDの40Gbps動作の測定評価 

 

第 4 章で開発した冷凍機システムに光入力リンクを追加した。まず 4Kパネルに UTC-PD モジ

ュール41を実装した。さらに、室温光 I/Oポート（ハーメチック FC光コネクタ）を実装し、室温

光 I/O ポートと UTC-PD モジュールをシングルモード光ファイバで接続した。また、室温バイア

                                                        
41 このUTC-PDモジュールは、ISTEC、NTTエレクトロニクス、ADVANTESTが極低温用に開発したものを使わせていただい

た。モジュール開発の詳細については文献[128]に記載されている。 
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スポートも実装し、室温バイアスポートから UTC-PDへのバイアス供給ケーブルも実装した。 

 UTC-PDの極低温での 40Gbps動作時の特性評価を行った。冷凍機システムの 4Kパネルに実装

した UTC-PD モジュールの電気出力信号を室温で観測するために、図 6-15 に示したように、

UTC-PDモジュールの出力端子と冷凍機システムの超高速室温電気 I/Oポートとを、UTC-PD出力

伝送用の1.19mm、長さ 51cmの Cuのフレキシブル同軸ケーブルで接続した。UTC-PDの出力は

NRZであるため、40Gbps動作させた場合、出力信号の基本周波数は 20GHzである。したがって

出力ケーブルは最低でも 3次高調波の周波数（60GHz）の帯域を有することが必要であり、5次高

調波の周波数（100GHz）の帯域を有することがより望ましい。そのため、UTC-PD出力伝送用ケ

ーブルには、帯域（公称値）が 110GHzの 1mmコネクタを用いた。この構成により、室温光入力

ポートから冷凍機システムの4KパネルのUTC-PDに40Gbpsの光信号を入力し、UTC-PDの40Gbps

出力電気信号を室温の計測器で計測する。UTC-PD 出力信号伝送用ケーブルの S21 を冷凍機シス

テムで冷却して測定した結果、20GHz（40Gbps の NRZ データの基本周波数）での損失は約 2dB

であった。VNAの上限周波数が 40GHzであったため、40Gbps NRZデータの 3次高調の周波数で

ある 60GHzでの損失は測定できていないが、40Gbps信号の損失の目安として 2dBと見積もった。

この損失の目安を、後述する SFQ回路の高速動作実験の際に用いる。 

図 6-16に測定のセットアップを示す。シンセサイズド信号発生器（Synthesized Signal Generator; 

SG）から 40GHzの正弦波クロックを発生し、4:1 MUX+E/Oの 40GHzクロック入力に入力した。

4:1 MUX+E/O内で生成される 1/4クロック（10GHz）を 4ch PPGの 10GHzクロック入力に入力し

た。この構成により、SGと PPGと 4:1 MUX+E/Oの同期をとった。PPGから 10Gbps/ch×4chの

データ信号を発生し、4:1 MUX+E/Oに入力した。4:1 MUX+E/Oは入力されたデータを 40Gbpsシ

リアルの電気データ信号に変換し、さらに、40Gbpsの光データ信号に変換して出力する。40Gbps

シリアルの光データ信号は光アンプで増幅し、その後段で光可変アッテネータを用いて減衰させ

て、冷凍機システムの室温光入力ポートから光ファイバを通して 4K パネルの UTC-PD に入力し

た。ここで光可変アッテネータは、UTC-PD に入力する光データ信号のパワーを調整するために

冷凍機4Kパネル

UTC-PD出力
（電気同軸ケーブル）

光入力
（光ファイバ）

室温光入力ポート

DCバイアスポート

UTC-PDモジュール バイアスケーブル

UTC-PDモジュール超高速電気I/Oポート
 

(a)          (b) 

図 6-15. (a)光入力冷凍機システムの写真と(b)UTC-PDモジュール付近の拡大写真。 
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用いた。光信号の波長は 1.55mであり、光通信に用いられているものと同じ波長である。UTC-PD

の 40Gbps電気出力信号は室温のディジタルサンプリングオシロスコープで測定した。 

この測定で UTC-PD が実装されている 4Kパネルの温度は 5.1Kであった。図 6-17 に、40Gbps

動作時の光入力信号と UTC-PD 電気出力信号のアイ・パターンを示す。UTC-PD の出力信号は、

長さ 51cmの同軸ケーブル（20GHzでの損失は 2dB）と、冷凍機の室温超高速 I/Oポートからオシ

ロスコープまでの 50cm長のフレキシブル Vケーブル（帯域 50GHz、20GHzでの損失は 1dB）を

経て劣化しているにも関わらず、アイははっきりと開いており、約 5K の極低温環境で UTC-PD

が安定に 40Gbps動作をしていることを示している。 

UTC-PDの出力電圧の、光入力パワーに対する依存性を 40Gbpsで測定した。測定では、PRBS7

の光信号を UTC-PDに入力し、UTC-PDからの 1,000個の出力波形の電圧振幅の平均 Voutをディジ

タルサンプリングオシロスコープで計測した。UTC-PD への光入力パワーPinは、光アッテネータ

に内蔵されている光パワーメータで計測した。図 6-18 (a)に、測定された UTC-PDの出力電圧 Vout

の、光入力パワーPinに対する依存性を示す。この実験の結果、Voutは Pinに比例し、40Gbps にお

いて以下の関係にあることが明らかになった。 

PPG MUX+E/O

SG

光アンプ 光BPF
光

アッテネータ UTC-PD オシロ

1/1 electric data
1/4 electric data
1/1 optical data

偏波
コントローラ

1/1 clock
1/4 clock

 
(a) 

 

冷凍機

PPG

SG

MUX+E/O 光アッテネータ光アンプオシロスコープ

40Gbps光入力40Gbps光入力40Gbps UTC-PD出力 光BPF偏波
コントローラ

 
(b) 

図 6-16. UTC-PDの極低温動作評価の測定系の(a)構成図と(b)写真。 
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][0.7][ mWPmVV inout                 (6-2) 

 

（6-2）式で、Vout は室温のオシロスコープで計測された値であり、UTC-PD から室温のオシロス

コープまでのケーブルでの損失が含まれている。UTC-PD からオシロスコープまでのケーブルの

損失は、40Gbps NRZ信号の基本周波数である 20GHzにおいて計 3dBであり、信号のエネルギー

は約 50%損失する。一方、UTC-PDの出力を SFQ回路に接続する際には、長さが 23cmで 20GHz

での損失が約 1dB（信号のエネルギー損失が約 20%）のケーブルを用いる。したがって、SFQ回

路に入力される信号のエネルギーはオシロスコープで観測される信号のエネルギーの約 1.6 倍

（=0.8/0.5）である。電圧はエネルギーの 1/2乗に比例するので、UTC-PDから SFQ回路に入力さ

れる電圧はオシロスコープで観測される電圧（(6-2)式の Vout）の約 6.1 倍と見積もることができ

る。ゆえに、40Gbps動作時において、UTC-PDから SFQ回路に入力される信号の電圧を Vinとす

ると、Vinと室温から入力する光信号のパワーPinとの関係は以下のように見積もられる。 

 

][9.8][ mWPmVV inin                 (6-3) 

 

図 6-18 (b)に、Vinの Pinに対する依存性を示す。 

 次に、UTC-PD を冷凍機システムで冷却した状態で、40Gbps 動作時について、光入力信号と

UTC-PD 出力信号のジッタと S/N の、光入力信号パワーに対する依存性を測定した。光入力信号

は PRBS7である。ジッタと S/Nは、ディジタルサンプリングオシロスコープによるアイ・パター

ン計測で測定した。これらの計測に用いたアイ・パターンは 1000 個の波形を重ねたものである。

図 6-19に測定結果を示す。図 6-19のように、UTC-PD出力信号のジッタは、光入力パワーが 3mW

以上では大きく変化しないが、2mW以下では急激に悪化することが示された。このことから、低

ジッタで UTC-PDを 40Gbps動作させるには、光入力のパワーを 3mW以上に設定する必要がある

ことが明らかになった。 

 

 

GND
レベル

26mV

5psec/div5psec/div1.5mW/div 7mV/div

 
(a)          (b) 

図 6-17. 5.1Kに冷却された UTC-PDの 40Gbps動作波形。(a)光入力、(a) UTC-PDの電気出力。 
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6-2-2：UTC-PD/SFQインタフェイス回路の設計 

 

UTC-PDは、光の NRZ入力パワーが”High”のとき、すなわち論理値”1”のときはマイナスの電圧

を出力し、光の NRZ入力パワーが”Low”のとき、すなわち論理値”0”のときは出力しない。つまり

UTC-PDの出力信号は負極性の NRZである。また UTC-PDからは暗電流が出力信号に重ね合わさ

れる可能性がある。このような UTC-PDからの出力信号の性質を考慮した、UTC-PDと SFQ回路

のインタフェイスを設計した（以下ではこのインタフェイスを PD/SFQ と呼ぶ）。図 6-20 は
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図 6-19. 5.1Kでの 40Gbps動作時の光入力波形と UTC-PD出力電圧波形の S/N、ジッタの、光

入力パワーへの依存性。 
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(a)           (b) 

図 6-18. 5.1Kでの 40Gbps動作における UTC-PDの出力電圧の光入力パワーへの依存性。(a)室

温のオシロスコープで測定された UTC-PD出力電圧 Vout、(b) SFQ回路に入力される UTC-PD

出力電圧 Vinの見積もり。 
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PD/SFQの等価回路図である。この回路の主要部分は、2つの接合 J1、J2と 2つのインダクタンス

L1、L2とで構成される SQUIDである。SQUIDの LI積は 0.50である。この SQUIDのインダク

タンス L1、L2は、UTC-PDからの出力信号が流れる 50の入力データラインと磁気的に結合して

いる。直接入力ではなく磁気結合を用いた理由は、UTC-PD からの出力信号が負極性だからであ

る。データラインは、反射を防ぐために 50の抵抗で整合終端した。接合 J2 と J5 はディシジョ

ン回路を構成しており、クロックパルスが入力されると、SQUID のループ J1-L1-L2-J2 に時計回

りの電流が流れているか否かに応じて J2、J5のいずれか一方がスイッチする。 

PD/SFQ の動作原理は具体的には以下のとおりである。UTC-PD から論理値”1”が出力された場

合、PD/SFQ のデータ入力ラインには負の電流（NRZ なので幅はクロックサイクルと等しい）が

流れる。すると、SQUIDのループには時計回りの電流が誘起され、J2をバイアスする。この状態

でクロックパルスが入力されると、J2 がスイッチし、SFQ パルス（SFQ 回路における論理値”1”

の表現）が PD/SFQの出力端に出力される。一方、UTC-PDの出力が論理値”0”の場合（言い換え

れば、1 クロックサイクルの間、UTC-PD の出力電圧が 0 の場合）、PD/SFQ の入力データライン

には電流が流れないため、SQUIDループにも電流は誘起されない。この場合にクロックパルスが

入力されると、J5 がスイッチし、PD/SFQ の出力端には何も出力されない（SFQ 回路における論

理値”0”の表現）。このような動作原理により、UTC-PDの負極性 NRZ出力信号は SFQ回路におけ

るバイナリデータの表現に変換される。PD/SFQからの出力パルスは、クロックに同期している。 

 SQUID ループには DC ラインも磁気結合させた。この DC ラインに必要に応じて室温から DC

電流を流すことにより、UTC-PDから漏れ出る暗電流をキャンセルする機能を実現した。DCライ

ンも特性インピーダンスを 50とし、50の抵抗で整合終端した。図 6-20に、シミュレーション

SQUID bias clk_in

out

DC
dat_in

J1 J2 J3

J4

J5

L1 L2

LD1 LD2

LIN1 LIN2 R1
R2

BODY bias

L3
L4

L5

L6

MD1 MD2 MIN2MIN1

 

 

図 6-20. PD/SFQの等価回路図。J1=0.14mA、J2=0.16mA、J3=0.216mA、J4=0.216mA、J5=0.081mA、

L1=L2=3.5pH、L3=5pH、L4=2.0pH、L5=2.5pH、L6=3.0pH、LIN1=LIN2=LD1=LD2=7.0pH、

R1=R2=50、IB1=0.23mA、IB2=0.3mA。 



206 
 

により最適化した UTC-PDの回路パラメータを示す。PD/SFQの中でクリティカルになる SQUID

バイアスのマージンは、シミュレーションの結果、40Gbps動作時において±20%であった。 

 

6-2-3：SFQ回路の光入力動作評価のための評価回路の設計 

 

光入力による SFQ 回路のシステムレベルでの高速動作を評価するための評価回路を設計した。

図 6-21に示すように、この評価回路は、PD/SFQ、1:2 DEMUX、2ch NRZ型 SVDから構成される。

PD/SFQ は、UTC-PD からの 40Gbpsの負極性 NRZデータ信号を、SFQ 回路に供給される 40GHz

クロックに同期した SFQパルスの 40Gbpsデータに変換する。この 40Gbpsデータは、1:2 DEMUX

により 20Gbps/ch×2chにパラレル化され、さらに 2chの NRZ型 SVDで約 2mVの NRZ信号に増

幅されて出力される。なお、6-1-2-2節で述べたように、NRZ型 SVDは 20Gbps/chで低 BER動作

が可能であることはすでに実証した。図 6-22に 1:2 DEMUXの回路図を示す。1:2 DEMUXはクロ

ック・フォロー・データで設計した。 

 図 6-23に、図 6-21の評価回路の詳細な構成とバイアス設計を示す。40Gbpsの高速動作ではジ

ッタの低減が重要である。そのため、PD/SFQ、1:2 DEMUX、2ch NRZ型 SVDの 3つの回路ブロ

ックの間のクロック配線とデータ配線には、4 MSLを用いた。対をなすクロックとデータのMSL

の長さを等しくすることにより、各回路ブロック間のタイミング設計を容易にし、かつ、クロッ

クとデータのタイミング差がバイアスによって大きく変化しないようにした。プロセスばらつき

によるタイミングの設計値からのずれが発生した場合を想定し、クロックパスに VDL を挿入し、

クロック遅延を外部から制御できるようにした。SVDの出力部のバイアスは 2chで共通になって

いるため、第 5 章と同様に、SQUID のバイアス抵抗を 400とし、回り込み電流の影響を軽減し

た。入出力のインピーダンス整合についても第 5章の設計指針を踏襲しており、SVDの出力端子

には整合抵抗を介さずに直接 50 MSLを接続し、1stステージの極低温半導体アンプ（入力イン

ピーダンス 50）で受信端終端する。一方で、DC/SFQの入力端子には 50の抵抗を直列接続し、

50入力 MSLを整合終端する。高速 I/O のボンディングパッドは CPW 型を使用し、それ以外の

40 GHz clock
40 Gbpsdata

20 GHz clock
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図 6-21. SFQの光入力動作評価回路。 
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ボンディングパッドはMSL型を使用した。表 6-3に、図 6-23の各バイアス電流の設計値を示す。

100mA のオーダーの高いバイアスはないため、差動供給は用いていない。ピン数は計 22 ピンで

ある。内訳は、40GHzクロック入力 1ピン、40Gbps NRZデータ入力 1ピン、20Gbps NRZデータ

出力 2ピン、SVDの reset 1ピン、PD/SFQの DC 1ピン、バイアス 16ピンである。 

図 6-21の評価回路は 40Gbpsの光入力 I/F回路（PD/SFQ）と、40Gbps（20Gbps/ch×2ch）の電

気出力 I/F回路（1:2 DEMUX+2ch NRZ型 SVD）だけから構成されている。つまりこの評価回路の

PD/SFQと 1:2 DEMUXとの間に SFQ集積回路を接続することにより 40Gbpsの入出力 I/Fを有す

る SFQ集積回路を実現できる。表 6-4に、図 6-21の評価回路のバイアス電流、消費電力、面積を

示す。表 6-4 に示した値は、1ch 分の 40Gbps入出力 I/Fのバイアス電流、消費電力、面積に相当

する。表に示したように、入力 I/Fに比べて出力 I/Fの方が回路規模（電流、電力、面積）は大き

い。これは、出力側は低エネルギーの SFQパルスを室温に出力するために、chあたりの伝送レー
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図 6-23. SFQ回路の光入力動作評価回路のバイアス設計。 
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図 6-22. 1:2 DEMUXの回路図。 
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トを入力側よりも低くし、信号のエネルギーを高くすることが必須であることを反映している。

比較として、表 6-5に、第 5章で実証した 2×2スイッチシステムにおける 40Gbpsの入出力 I/F（4:1 

MUX、1:4 DEMUX+4ch RZ型 SVD）のバイアス電流、消費電力、回路面積を示す。表 6-6に、表

6-4と表 6-5の 40Gbps入出力 I/Fを比較した結果を示す。比較の結果、本章で開発した光入力 I/F

と NRZ型 SVDの導入により、SFQ回路の 40Gbps入出力 I/Fのバイアス電流が 45%、消費電力が

44%、回路面積が 39%、それぞれ削減されることが明らかになった。 

 

 

表 6-3. 光入力動作評価回路のバイアス設計。 

回路ブロック名 バイアス名 バイアス電流 [mA] 

PD/SFQ 

DS_PD/SFQ 0.4 

PD/SFQ_SQUID 0.23 

PD/SFQ_BODY 0.3 

JTL1 3.3 

JTL2 0.6 

VDL_clk 3.6 

VDL_dat 2.7 

1:2 DEMUX 

DS_DEMUX 0.4 

DEMUX_U 7.15 

DEMUX_L 7.15 

VDL_DEMUX_U 2.4 

VDL_DEMUX_L 2.4 

2ch NRZ型 SVD 

T/C 32.4 

WSPL+BUF 36.0 

FF 35.4 

SVD_SQUID 0.32 

 

表 6-4. 図 6-21の評価回路における 40Gbps入出力 I/Fのバイアス電流、消費電力、面積。 

 回路 
バイアス電流 

[mA] 

消費電力 

[W] 

面積 

[mm2] 

入力 I/F PD/SFQ 11.1 27.8 0.23 

出力 I/F 

1:2 DEMUX 19.5 48.8 0.38 

2ch NRZ型 SVD 104.1 280.0 1.13 

出力 I/F合計 123.6 328.7 1.51 

入出力 I/F合計 - 134.8 356.5 1.74 
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6-2-4：SFQ回路の光入力動作の測定評価 

 

6-2-4-1：低速機能試験 

 

図 6-24 は試作した SFQ 回路の光入力動作評価回路のチップ写真である。図 6-25 には PD/SFQ

の顕微鏡写真を示す。チップの試作には NECの Nb標準 IIプロセス[37]と同じデバイス構造で JC

を 10kA/cm2に高くしたプロセスを用いた。この評価チップには図 6-21 の評価回路が集積されて

おり、サイズは 5mm×5mmである。この評価チップをまずワイヤボンディングでセラミックパッ

ケージに実装し、液体ヘリウムで冷却して室温から負極性の電気の NRZデータを入力することに

より 10kHzでの低速機能試験を行った。図 6-26に 10kHzでの動作波形を示す。入力された 10kbps

の負極性の NRZ信号が、5kbps/ch×2chの正極性の NRZに変換されて出力されており、正常動作

が確認された。図 6-27は測定されたバイアスマージンである。NRZ型 SVDの重なりマージンが

狭いが、PD/SFQ BODYは設計バイアスに対して-59.0%～+47.7%の広いマージンが得られた。1:2 

DEMUX は上下 2 方向からバイアス供給したが、いずれのバイアスも設計バイアスに対して

表 6-6. 2×2スイッチシステムの 40Gbps入出力 I/Fと本章の 40Gbps入出力 I/Fの比較。 

 バイアス電流 [mA] 消費電力 [W] 面積 [m2] 

スイッチシステムの

40Gbps入出力 I/F 
244.9 641.0 2.86 

本章の 40Gbps 入出

力 I/F 
134.8 356.5 1.74 

本章の I/F による削

減率 
45% 44% 39% 

 

表 6-5. 2×2スイッチシステムにおける 40Gbps入出力 I/Fのバイアス電流、消費電力、面積。 

 回路 
バイアス電流 

[mA] 

消費電力 

[W] 

面積 

[mm2] 

入力 I/F 4:1 MUX 36.4 91 0.21 

出力 I/F 

1:4 DEMUX 20.0 50 0.37 

4ch RZ型 SVD 188.5 500 2.28 

出力 I/F合計 208.5 550 2.65 

入出力 I/F合計 - 244.9 641 2.86 
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-35%～+24%以上の広いマージンが得られた。また、この評価回路の NRZ 型 SVD の出力電圧は

50負荷に対して最大 2.4mV であり、極低温半導体アンプの低 BER 動作に必要な電圧（2mV 以

上）を得られた。 

SQUID bias

DC

dat_in

clk_in

out

J1 J2

65m

BODY bias

 

 

図 6-25. 試作した PD/SFQの顕微鏡写真。 

5mm

CPWボンディングパッド

50 MSL

バイアスライン

ワイヤボンディング用パッド

MSLボンディングパッド

PD/SFQ 1:2 DEMUX

NRZ SVD

NRZ SVD

reset

clk

dat_in

DC

out1

out2

 
 

図 6-24. SFQ回路の光入力動作評価のための評価チップの顕微鏡写真。 
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PD/SFQへの NRZ入力信号の振幅の SQUIDバイアスに対する依存性も測定した。図 6-28はそ

の測定結果である。SQUID バイアスが高いほど入力のマージンは広い。図 6-20 の dat_in 入力ポ

ートから入力データを入力した場合、SQIUD バイアスが 0.305mA のとき最大の入力マージン

0.38mA±34.2%が得られた。この入力電流のマージンは 50ライン上で 19mV±34.2%の電圧マー

ジンに相当する。（6-3）式の UTC-PDの極低温動作の評価結果から、UTC-PDは約 5Kの環境下に

おいて 40Gbpsで動作する場合、光入力を約 2.1mW入力すると SFQ回路に 19mVの電圧 Vinを出

力する。このことから、UTC-PDの出力を PD/SFQの dat_inポートに入力した場合、2mW程度の

光入力で PD/SFQ を動作させるのに十分な UTC-PD 出力が得られることが示された。しかし、図

7.7 
16.3 

27.9 
-11.5 

26.0 
24.3 

52.9 
53.0 

45.8 
78.3 

18.9 
65.4 

47.7 

-31.3 
-8.0 

-1.4 
-26.6 
-36.9 
-37.2 

-57.1 
-48.8 

-34.2 
-27.0 

-51.7 
-14.1 

-59.0 

-80 -60 -40 -20 0 20 40 60 80
Bias [%]

PD/SFQ_BODY
VDL_dat
VDL_clk

JTL1
JTL2

VDL_DEMUX_L
VDL_DEMUX_U

DEMUX_L
DEMUX_U

T/C
WSPL+BUF

FF
PD/SFQ_DS

PD/SFQ

1:2 DEMUX

NRZ型SVD

 
 

図 6-27. SFQ回路の光入力動作評価回路の 10kHzでの機能試験のバイアスマージン。 

clk_in
(10kHz)

dat_in
(10kbps, NRZ, negative)

out1
(5kbps, NRZ, positive)

0 1 0 1 0 1 0 0 1 1 0 1 1 1 0 0 0 1 0

200s

out2
(5kbps, NRZ, positive)

0 0  0 0 1 0  1 0  0    0

1    1    1    0    1    1    1    0    1

 
 

図 6-26. SFQ回路の光入力動作評価回路の 10kHzでの機能試験の波形。 
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6-19 の実験結果で明らかにしたように、UTC-PD を低ジッタで動作させるには、光入力パワーは

3mW以上であることが望ましい。そのため、次節で述べる SFQ回路の 40Gbps冷凍機システム動

作実験では、UTC-PD モジュールの出力端に 6dB のアッテネータを接続する。6dB のアッテネー

タにより UTC-PDの出力信号のエネルギーは 1/4になるので、出力電圧は 1/2になる。従って、6dB

アッテネータ使用時の Pinと Vinの関係は、以下のようになる。 

 

][4.4][ mWPmVV inin                 (6-4) 

 

(6-4)式から、40Gbps 動作時に PD/SFQ に 19mV の入力信号を供給するには室温から約 4.3mW の

光データを UTC-PDに入力すればよいと見積もられる。 

 

6-2-4-2：冷凍機システムで冷却されたSFQ回路の40GHz光入力動作の実証 

 

次に、光データ入力による SFQ回路のシステムレベルでの高速動作実験を行った。図 6-29に実

験を行ったシステムの構成図を、図 6-30にシステムの写真を、それぞれ示す。冷凍機システムの

4Kパネルに UTC-PDモジュールが、4Kサンプルステージに SFQ回路モジュールが、それぞれ配

置されており、UTC-PDの出力が1.19mm、長さ 23cmの Cuフレキシブル同軸ケーブルで SFQ回

路モジュールの入力に接続された構成である。SFQ 回路モジュールは、図 6-24 の SFQ 回路の光

入力動作評価チップを図 6-6の MCM基板に直径 50mの InSnはんだバンプでフリップチップボ

ンディングしたものである。前節で述べたように、この実験では UTC-PDモジュールの出力端に

6dB のアッテネータを挿入した（図 6-30 (b)）。そのため、室温からの光入力信号のパワーPin と

0.2
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0.4

0.45

0.5

0.55

0.22 0.24 0.26 0.28 0.3 0.32

In
pu
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m

A
]

SQUID bias [mA]

0.38mA±34.2%

 

図 6-28. PD/SFQの 10kbps動作での入力マージンの SQUIDバイアス依存性。 
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UTC-PDから SFQモジュールに入力される信号の電圧 Vinの関係は、（6-4）式で見積もられる。 

光入力による SFQ 回路の高速動作評価の測定系の構成を図 6-31 に示す。SG から出力される

40GHzクロックはスプリッタで分岐し、一方はバイアス Tを用いてオフセットをかけて SFQ回路

モジュールに供給した。分岐した他方の 40GHzクロックは、4:1 MUX+E/Oのクロック入力端子に

入力した。4:1 MUX+E/Oから出力される 10GHzクロックを 4ch PPGのクロック入力に入力した。

この構成により、40GHzで動作する SGとMUX+E/Oと、10GHzで動作する PPGとの精度の高い

同期をとった。4ch PPG で 10Gbps/ch×4ch のデータを生成し、4:1 MUX+E/O に入力する。4:1 

MUX+E/O は、これらの 4ch のデータ信号を 40Gbps シリアルデータに変換し、さらに、40Gbps

シリアルの光信号に変換して出力する。この 40Gbpsの光信号は、光アンプと可変光アッテネータ

でパワーを制御し、冷凍機システムの室温光入力ポートから光ファイバを通して極低温の

UTC-PD に入力される。SFQ 回路モジュールは、室温からの 40GHz クロックと UTC-PD からの

UTC-PDモジュールSFQ回路モジュール

6dBアッテネータ

UTC-PD出力

室温光入力ポート室温DCバイアスポート 室温超高速I/Oポート

室温10Gbps電気I/Oポート

4Kパネルサンプルステージ  
(a)         (b) 

図 6-30. (a)冷凍機システムに実装した UTC-PDモジュールと SFQ回路モジュールの写真と(b)

その拡大写真。 

clock

2ndステージ
（～4 K）

1stステージ
（～40 K）

室温
（～300 K）

SFQ回路チップ

超伝導MCM基板

SFQ回路モジュール

out1

data

AMP

AMP
UTC-PD out2

40 GHz clock
40 Gbps data

20 GHz clock
20 Gbps data

PD/SFQ

1
:2

D
E
M
U
X

NRZ
SVDVDL

VDL

VDL

NRZ
SVD

DC/SFQ

はんだバンプ
1.18mm径同軸

光ファイバ

 

図 6-29. SFQ回路の光入力冷凍機システムの構成図。 
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40Gbps データを受けて 40GHz で動作し、40Gbps の電気データ（20Gbps/ch×2ch）を出力する。

SFQ 回路モジュールからの出力信号は冷凍機システムの 1st ステージに実装されている極低温

GaAsアンプで約 50mV に増幅されて室温のオシロスコープで観測される。PPG からの 1/32分周

出力（312.5MHz）をオシロスコープへのトリガとして用いることにより、同期をとる。BERを測

定する場合は、冷凍機システムからの 20Gbps の出力を室温の半導体アンプでさらに増幅し、ED

で計測する。EDに PPGの 10GHzクロック出力を入力し、図 6-11の 2段階測定により BERを測

定する。40GHz クロックと 40Gbps 光データとの間のタイミングを精密に調整するために、室温

のクロックラインにフェーズシフタを挿入した。 

図 6-31の測定系で 40Gbpsでの動作実験を行った。図 6-32に 40Gbpsの光入力データの波形と

SFQ 回路モジュールの出力波形を示す。光入力のパワーは約 4.5mW であり、SFQ 回路から

20Gbps/ch×2ch にパラレル変換されたデータが正常に出力されることが確認された。表 6-7 に、

40Gbps動作時のバイアスマージンと入力マージンを示す。この実験では、UTC-PDから出力され

る 40Gbps の NRZ データが、クライオプローブと MCM 基板との圧着部、MCM 基板と評価チッ

プとのバンプ接続部（CPWボンディングパッド）を通過して PD/SFQに入力されており、圧着部

やバンプ接続部が 40Gbpsの NRZデータを顕著な歪みを生じずに伝送できる帯域（最低でも 3次

高調波の周波数である 60GHz）を有することが実証された。なお、40GHzクロックは正弦波なの

で単一周波数成分しか含んでいないため損失が大きくても波形を保つことができるが、インピー

ダンス不整合が大きな箇所があれば波形が歪み回路動作に影響を与える。本研究の冷凍機システ

Cryocooled system
40-GHz clock
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clk1
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40-Gbps data in
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20-Gbps out
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With
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図 6-31. 40Gbpsでの SFQ回路の光入力動作の測定系。 
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ムでは、第 4章の TDR測定で明らかにしたように入出力リンクに顕著なインピーダンス不整合は

ない。そのため、40GHzクロックが顕著な歪みを生じずに SFQ回路に入力されたと考えられる。 

 さらに、40Gbps光入力動作時の BER の、PD/SFQ_SQUID バイアスに対する依存性と、光入力

パワーに対する依存性を測定した。光入力データは PRBS7 である。図 6-33 に測定結果を示す。

バイアスと入力は表 6-7のマージン中央値に設定した。BERの PD/SFQ_SQUIDバイアスに対する

依存性（図 6-33 (a)）は、光入力データのパワーを 4.6mWに固定して測定した。BERが 10-12以下

になる PD/SFQ_SQUIDバイアスのマージンは 0.26mA±3.8%であった。一方、BERの光入力デー

タのパワーに対する依存性（図 6-33 (b)）は、PD/SFQ_SQUIDバイアスを、図 6-33 (a)の測定で BER

が 10-12以下になる PD/SFQ_SQUIDバイアスマージンの中央値である 0.26mAに固定して測定した。

その結果、BER が 10-12以下になる光入力データのパワーのマージンは 4.6mW±8.7%であった。

SFQ回路のバイアスと光入力データのパワーを最適な値（BER<10-12となる範囲の中央値、つまり

PD/SFQ_SQUID バイアスが 0.26mA、光入力パワーが 4.6mW）に設定した場合、光入力動作評価

回路の BERは 10-13以下であり、十分低い BERが実証された。 

 以上のように、UTC-PD、PD/SFQ、1:2 DEMUX、NRZ型 SVDを集積することにより、フリッ

プチップ実装された SFQ 集積回路の光入力によるシステムレベルでの 40Gbps 動作を初めて実証

した。測定された BERは 10-13以下と非常に低く、光入力 SFQ高速システムのひとつの完成形を

示すことができた。UTC-PDへの光入力パワーは 4.6mWであり、電気の I/Oケーブルの熱流入（お

よそ 25mW/ch）の 1/5 以下であった。そのため大きな発熱なしに光入力リンクを増設することが

可能である。本章で開発した冷凍機システムにおいて、32本の電気 I/Oケーブルをすべて NRZ型

SVD の 25Gbps出力に用い、かつ、40Gbps/chの光入力リンクを 20ch実装したシステムが構築可

能である。この場合、4Kステージでの UTC-PDモジュールの発熱は 4.6mW×20ch=92mWと見積

もられる。第 4章の図 4-3で示したように、本研究で用いた冷凍機の 2ndステージの温度は、2nd

ステージの熱負荷が 0Wの場合に約 2.8Kであり、2ndステージの熱負荷が 1Wの場合に約 4.2Kで

ある。2nd ステージの温度が熱負荷にリニアであると仮定した場合、2nd ステージの熱負荷が

out1
(20Gbps NRZ)

out2
(20Gbps NRZ)

00001010011011100001100101111101 0 0 1 1 0 1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 0

0 0 0 0 1 0 1 0 0 1 0 1 1 1 1 1

100ps
100ps

 
(a)             (b) 

図 6-32. SFQ回路の 40Gbps光入力動作波形。(a)光入力波形、(b)SFQ回路の出力波形。 
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92mW 増加しても 2nd ステージの温度は 5K未満に収まると見積もれる。また、第 4 章、第 5章

の実験で、サンプルステージの温度が 3.8K程度であったことから、実際の冷凍機システムの 2nd

ステージに流入している熱は 1Wよりも低いと考えられる。これらのことから、40Gbps/chの光入

力20chと25Gbps/chの電気出力32chの冷凍機システムを1Wの冷凍機で実現できると考えられる。

その構成では、800Gbps の入力と 800Gbps の出力を有する冷凍機システムとなる。冷凍機のコン

プレッサへの投入電力は 6.5kWである。冷凍機の電力性能比を、冷凍機システムのスループット

のシステム全体の電力に対する比と定義すると、本研究で開発した技術を用いて達成可能な冷凍

機システムの電力性能比は 0.12 Tbps/kWである（図 6-34）。一方、現在 4Kの小型冷凍機では GM-JT

表 6-7. 光入力による SFQ回路の 40Gbps動作のバイアスマージンと入力マージン。 

 
マージン 

（上限と下限） 
マージン中央値 

マージン 

（中央値に対する%） 

PD/SFQ_DS bias [mA] 0.28～0.49 0.385 ±27.3% 

SVD_SQUID bias [mA] 0.40～0.48 0.44 ±9.1% 

FF bias [mA] 28.7～42.8 35.8 ±19.7% 

WSPL+BUF bias [mA] 38.2～41.9 40.1 ±4.6% 

T/C bias [mA] 24.4～26.8 25.6 ±4.7% 

DEMUX_U bias [mA] 7.10～9.00 8.05 ±11.8% 

DEMUX_L bias [mA] 6.86～8.95 7.91 ±13.2% 

VDL_DEMUX_U bias [mA] 2.09～2.70 2.40 ±12.7% 

VDL_DEMUX_L bias [mA] 2.40（固定） - - 

PD/SFQ_SQUID bias [mA] 0.28（固定） - - 

PD/SFQ_BODY bias [mA] 3.70～4.70 4.20 ±11.9% 

JTL1 bias [mA] 0.44～0.66 0.55 ±20.0% 

JTL2 bias [mA] 0.08～0.43 0.26 ±68.6% 

VDL_clk bias [mA] 3.29～3.96 3.63 ±9.2% 

VDL_dat bias [mA] 2.67～3.75 3.21 ±16.8% 

Clock delay [psec] 190～290 240 ±20.8% 

RTFFB reset delay [psec] 232～434 333 ±30.3% 

Clock power [dBm] +12.7～+23.1 +17.9 ±29.1% 

Clock offset [mA] 0.51～4.35 2.43 ±79.0% 

Optical data power [mW] 4.01～5.30 4.65 ±13.8% 

dat offset [mA] 0.52～0.60 0.56 ±7.1% 

RTFFB reset Vpp [V] 0.86～1.48 1.17 ±26.5% 

RTFFB reset offset [V] -0.395～-0.035 -0.215 ±83.7% 
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型冷凍機が最も効率がよく、8Wの冷却能力を有する GM-JT冷凍機が現存する[129]。この 8Wの

GM-JT冷凍機を用いれば、1Wの冷凍機の場合の 8倍のシステムスループットである 6.4Tbpsの入

出力を有する冷凍機システムを実現できる。この冷凍機の冷却効率、すなわち、冷却能力（4Kで

の許容熱負荷）と冷凍機への投入電力との比は、約 1:1000である。つまり冷凍機への投入電力は

約 8kW である。したがって、この GM-JT 冷凍機を用いた場合、冷凍機システムの電力性能比は

0.8Tbps/kWに向上できる（図 6-34）。一般に、冷凍機の効率は冷却能力が高いほど高くなる[130]。

したがって、より冷却能力の高い冷凍機を用いることにより、冷凍機システムの電力性能比はさ

らに向上すると考えられる。 
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図 6-34. 冷凍機システムの電力性能比の見積もり。 
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(a)          (b) 

図 6-33. 40Gbps光入力で測定された SFQ回路のBER曲線。(a) PD/SFQ_SQUIDバイアス依存性、

(b)光入力パワー依存性。光入力は PRBS7である。 
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6-3：本章のまとめ 

 

 冷凍機システムのスループット向上のための I/O高速化技術として、NRZ型 SVDを用いた電気

出力技術とUTC-PDを用いた 40Gbps光入力技術を開発し、SFQ回路からの 25Gbps/ch電気出力と、

SFQ 回路への 40Gbps/ch の光入力を実証した。さらに、本章で開発したこれらの高速 I/O 技術を

集積し、40Gbpsの光データ入力による SFQ回路のシステムレベルでの 40GHz動作を初めて実証

した。また、NRZ 型 SVD を用いることにより、JC=10kA/cm2のプロセスで SFQ 回路の 100GHz

のシステム実証が可能であることを示した。さらに、本研究で開発した NRZ型 SVD と光入力を

用いることにより、入出力にそれぞれ 800Gbpsを有する冷凍機システムを 1Wの冷凍機で実現す

ることが可能であり、そのシステムの電力性能比が 0.12Tbps/kW になることを明らかにした。ま

た、現在最大の冷却能力を有する小型 4K冷凍機である GM-JT冷凍機を用いた場合、6.4Tbpsの入

出力を有する冷凍機システムの実現が可能であり、そのシステムの電力性能比は 0.8Tbps/kWに向

上されることを示した。 

 今後の課題として、光入力の多ピン化に向けて、極低温 O/E変換デバイスの高密度化、低電力

化が必要である。一方、出力リンクが電気であることが冷凍機システムの電力性能比の向上を阻

む大きな要因となっていることから、光出力リンクの実現が求められるが、SFQ 回路の出力信号

の小さなエネルギーでいかにして光信号を制御するかが課題である。この課題は非常に困難であ

ることが予想されるため、電気出力のさらなる高スループット化も検討の余地がある。その際、

電気信号の多重化も検討の価値があるように思われる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



219 
 

第7章：今後の課題 
 

 前章までで、SFQ回路の高速システム化のための要素技術として、PTL伝送回路、チップ間 SFQ

パルス伝送回路、冷凍機システム、入力インタフェイス（4:1 MUX、極低温光インタフェイス）、

出力インタフェイス（1:4 DEMUX、RZ型 SVD、NRZ型 SVD）を開発した。また、これらの要素

技術を集積した 2×2 スイッチシステムを試作し、47Gbps までの高速動作を実証した。さらに、

光入力による SFQ 回路のシステムレベルでの 40Gbps 動作も実証した。また、本研究で開発した

要素技術を用いることにより、SFQ 回路のシステムレベルでの 100GHz 動作実証が可能であるこ

とを示した。さらに、本研究で用いた冷却能力 1Wの冷凍機で光入力 800Gbps、電気出力 800Gbps

の I/O を有する冷凍機システムが実現できることを示した。しかし、各章の末尾に記載したよう

に、本研究で開発したこれらの要素技術はさらなる課題を有する。それらの課題は、より大規模

な SFQ集積回路をより高速で冷凍機システム動作させるために重要な課題である。本章では、各

章の末尾に挙げた課題のうち、実験によって具体的に明らかになった課題について述べる。 

 

7-1：冷凍機システムの出力リンクのインピーダンス整合の改善 

 

 冷凍機システムの I/O リンクには入力リンクと出力リンクがあるが、このうち冷凍機システム

の高速動作時の BERを決定づけるのは出力リンク、とりわけ SVDから 1stステージの極低温半導

体アンプまでの出力リンクである。それは極低温半導体アンプを高速で低 BER動作させるために

十二分な出力エネルギーを SVD から出力させることは簡単ではないため、SVD から極低温半導

体アンプまでの出力リンクは、損失が低く、インピーダンス整合も可能な限り良好にすることが、

冷凍機システムの高速、低 BER 動作実現のために非常に重要になるからである。SVD から極低

温半導体アンプまでの出力リンクにインピーダンス不整合が存在する場合、反射が発生し、極低

温半導体アンプに伝送される信号のエネルギーが減少するだけでなく、反射によって SVDの出力

波形が歪むため、極低温半導体アンプの BERを増大させる。 

第 4章で、冷凍機システムの I/Oリンク（室温 I/Oポートと 4Kの超伝導チップの間の伝送路）

の TDR測定を行い、I/Oリンク上のすべての場所のインピーダンスが 50±5.3の範囲に収まっ

ており、強いインピーダンス不整合が存在しないことを示した。しかし、I/Oリンク上のインピー

ダンス整合が完璧に取れているわけではない。第 4章の TDR波形（図 4-7）から分かるように、

冷凍機システムの I/Oリンクに室温 I/Oポートからステップ信号を入力すると、入力電圧の最大約

5%の反射波が発生する。この反射波は強くはないが、SVDの出力信号に重ねあわされれば、SVD

の出力信号波形は歪む。そこで本節では、出力リンクの中でも特にシステムの高速動作時の BER

を決定付ける SVD から極低温半導体アンプまでの出力リンクのインピーダンスを実験により詳

しく評価し、その実験結果に基づいて回路設計上の対策を検討する。第 4章のTDR測定と異なり、
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本節では、冷凍機システムで冷却された SVDの出力信号を用いて測定を行う。この測定方法では、

インピーダンス不整合の存在する位置を評価できるだけでなく、反射が実際の SVDの出力波形に

どのように影響を与えるのかを直接検証することができる。 

図 7-1 に、本研究で開発した冷凍機システムにおける、SVD から 1st ステージの極低温半導体

アンプまでの伝送路の構成を示す。SVDの出力端には、長さ約 2mmのチップ上 50 MSLが接続

されている。チップ上 50 MSLは CPWボンディングパッドと直径 50mの InSnはんだバンプを

介して、長さ約 8mmの基板上 50 MSLに接続されている。基板上 50 MSLは基板上のプロー

ビングパッドで極低温プローブヘッドと圧着により接続されている。極低温プローブヘッドの長

さは約 20mmであり、先端は 50のコプレナ形状、先端部以外は 50の同軸ケーブルになってい

る。プローブヘッドは1.19mmマイクロコネクタにより、長さ 100mmのフレキシブル同軸ケーブ

ルに接続され、フレキシブル同軸ケーブルは V コネクタにより、長さ 250mm のセミリジッド同

軸ケーブルに接続される。セミリジッド同軸ケーブルは Vコネクタにより極低温半導体アンプに

接続されている。使用されている同軸ケーブルのインピーダンスはすべて 50であり、極低温半

導体アンプの入力インピーダンスも 50である。チップ上 MSLと基板上MSLの伝搬遅延時間は

第 2章の PTLの実験から約 8.6psec/mmであり、同軸ケーブルの伝搬遅延時間は 4.3psec/mm [107]

である。チップ上および基板上のMSLの伝搬遅延時間と同軸ケーブルの伝搬遅延時間との違いは、

用いられている誘電体の誘電率の違いによる。チップと基板では伝送線路の誘電体として SiO2を

用いており、その比誘電率rはおよそ 4 である。一方、同軸ケーブルでは誘電体として低密度テ

フロンを用いており、その比誘電率rはテフロン（PTFE）の誘電率（約 2）よりも低い。伝送線
路の伝搬遅延時間は r に比例するため、チップ上および基板上のMSLの単位長さあたりの伝搬

遅延時間は同軸ケーブルよりも長くなる。図 7-1には、チップ上MSL、基板上MSL、プローブヘ

ッド、フレキシブルケーブル、セミリジッドケーブルの伝搬遅延時間も示した。 

 本節の測定の原理は TDR と同じである。冷凍機システムで冷却された RZ 型 SVD に室温から

SQ
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プローブヘッド
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同軸ケーブル
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SVD出力部
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図 7-1. 本研究で開発した冷凍機システムにおける SVDから 1stステージの極低温半導体アン

プまでの伝送路の構成。 
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データパルスを入力し、SVDの出力波形を室温のオシロスコープで観測する。SVDの出力波形の

立ち上がりエッヂと、SVDの出力波形に現れる反射波との時間差から、出力リンク上で反射が発

生する場所、つまりインピーダンス不整合が存在する場所を評価する。この測定では、RZ型 SVD

が形成された 5mm×5mmのチップを 16mm×16mmの基板に 50mm径の InSnはんだバンプでフリ

ップチップボンディングした評価モジュールを用いた。この測定に用いた基板は第 6 章の実験で

用いたもの（図 6-6）と同じものである。また、RZ型 SVDは、第 6章の NRZ型 SVD（図 6-3）

から真補信号発生回路を取り除いた回路である。高速の入出力信号を伝送する 50 I/Oラインの

ためのボンディングパッドには第 6章のNRZ型 SVDの実験と同様に CPWボンディングパッドを

用いてインピーダンス整合をとっている。この評価モジュールを冷凍機システムで冷却した。図

7-2 (a)に測定系の構成を示す。室温のパルスパターン発生器（Pulse-Pattern Generator; PPG）から

4Kの評価モジュール内の SVDにデータパルスを入力する。さらに、PPGのクロック出力を、SVD

の reset信号として使用した。冷凍機システムの 1stステージの極低温半導体アンプで増幅された

SVDの出力信号波形を室温のディジタルサンプリングオシロスコープで観測した。PPGのクロッ

ク周波数は 12GHzとした。PPGから評価モジュールに入力したデータパターンは、図 7-2 (b)に示

すように bit長が 128bitであり、そのうち 1bitだけを論理値”1”、つまりハイレベルとした。12GHz

のクロック周期は 83.3psec なので、このデータパターンでは 10.7nsec（=128bit×83.3psec/bit）の

周期で論理値”1”が SVD に入力される。この入力データパターンを SVD に入力すると、SVD は

12GHz のクロック周期の半分程度である 40～50psec 程度の幅のパルスを出力する。そのため、

10.7nsec の時間スケールで見ると、SVD からの出力波形は非常に幅の狭いパルスになり、反射が

ない場合は、大部分の時間は電圧レベルがゼロでフラットになる。図 7-1に示したように SVDの

出力端子と極低温半導体アンプの間の往復の伝搬遅延時間は約 3.4nsec程度であり 10.7nsecよりも

短い。そのため、SVDと極低温半導体アンプとの間にインピーダンス不整合が存在すれば、本来

ゼロレベルであるべき場所に反射波が観測される。したがって、SVDの出力端子から極低温半導

体アンプまでの伝送路上に存在するインピーダンス不整合を検出することができる。 

 図 7-3に、測定された SVDの出力波形を示す。測定の結果、図 7-1の出力リンク上の少なくと

も 2つの場所にインピーダンス不整合が存在することが明らかになった。図 7-3では SVDの出力

波形の立ち上がりエッヂから約 3.5nsec後に反射波が現れている。したがって SVDの出力端から

約 1.7～1.8nsec の場所にインピーダンス不整合が存在すると見積もられる。これを第 1 のインピ

ーダンス不整合と呼ぶ。図 7-1 で、SVD の出力端からの伝搬遅延が 1.7～1.8nsec に最も近いのは

極低温半導体アンプの入力端である。そのため、この第 1 のインピーダンス不整合は極低温半導

体アンプの入力端で発生していると考えられる。入力インピーダンス 50の半導体アンプで反射

が発生する理由は断定できていないが、可能性として、半導体アンプの入力が AC 結合であるこ

とが考えられる。AC結合とは、信号線とシリアルにキャパシタを挿入することにより DC成分を

通さないようにする結合方法であり、高周波の機器で広く使用されている。このため、アンプに

入力される信号の DC 成分だけでなく、比較的低い周波数の成分も反射されると考えられる。こ

の半導体アンプの帯域（公称値）は、65kHz～25GHz であり[105]、65kHz 以下では低周波になる
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図 7-3. 12GHzのデータを入力した場合の測定波形。 
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図 7-2. 図 7-1の伝送路のインピーダンス評価の(a)測定系の構成と(b)入力パターン。 
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にしたがって反射係数が高くなると考えられる。なお、図 7-3に示したように、SVD出力の立ち

上がりエッヂから約 1.2nsec後に若干の反射が見られ、SVDから約 600psecの位置に非常に弱いイ

ンピーダンス不整合が存在することが分かる。図 7-1 から、この非常に弱いインピーダンス不整

合はフレキシブル同軸ケーブルとセミリジッド同軸ケーブルとを接続する Vコネクタであると考

えられる。 

図 7-3で、SVDの出力が立ち下がったすぐ後に、第一のインピーダンス不整合で発生する反射

よりも強度の強い反射が発生している。この反射を詳しく調べるために、図 7-3 の時間軸を拡大

した波形を図 7-4 に示す。図に示したように、SVD の立ち上がりエッヂから約 170psec の場所に

反射が現れている。図 7-4では、SVDの立ち下り後にリップルがあるため反射波が分かりにくい。

そこでこの反射を見えやすくするために、PPG のクロック周波数を 1GHz に下げ、入力パターン

（128bitのうち 1bitだけが論理値”1”）は変えずに SVDにデータパルスを入力して測定を行った。

この 1GHz での測定の場合、SVD の出力パルス幅が 1GHz のクロック周期の半分程度、つまり

500psec 程度と長いので、図 7-4 で示した反射は SVD の出力がハイレベルのときに発生する。図

7-5に、1GHzのデータパルスを SVDに入力したときの SVDの出力波形を、図 7-4と同じ時間ス

ケールで示す。図 7-5のように、SVDの出力電圧は立ち上がったあとハイレベルを保つ。SVDの

出力の立ち上がりエッヂから約 170psec後に SVDの出力電圧がステップ状に上昇しており、これ

が図 7-4の反射に対応する。このことから、SVDの出力端から約 85psecの場所に、第 2のインピ

ーダンス不整合箇所があることが分かる。図 7-1で、SVDの出力端からの伝搬遅延が 85psecに最

も近いのは極低温プローブヘッドと基板との圧着による接触箇所である。したがってこの第 2 の

インピーダンス不整合は極低温プローブヘッドと基板の接触箇所で発生していると考えられる。

さらに、SVDの立ち上り時の最大電圧に比べてこの第 2のインピーダンス不整合箇所以降の電圧

がステップ状に高くなっていることから、SVDの出力端から第 2のインピーダンス不整合箇所ま

での伝送路のインピーダンスは、第 2 のインピーダンス不整合箇所以降の伝送路のインピーダン

スよりも低いことが分かる。つまりこの測定結果は、基板上の 50 MSLの特性インピーダンスが

プローブヘッド以降の伝送路の特性インピーダンス（50）に比べて低いことを示している。し

たがって、この第 2のインピーダンス不整合は、基板上 50 MSLおよびチップ上 50 MSLの特

性インピーダンスを、MSL線幅を狭くするなどの設計修正により高くすることで改善できると考

えられる。4KでのMSLのインピーダンスの値は、実験によって検証する必要がある。 

図 7-5 の波形から分かるように、1GHz の場合、SVD 出力は立ち上がり時には負荷としてまず

チップ上MSL（特性インピーダンスは 50より低い）を見るため、出力電圧が低い42。しかし 1GHz

では SVDの出力パルス幅がおよそ 500psecであり 170psecよりも十分長いため、極低温プローブ

ヘッドまで SVD の出力信号が伝搬し、プラスの反射係数で反射されて SVD に反射波が戻り43、

                                                        
42第4章の(4-8)式からSVDの負荷インピーダンスが低いほどSVDの出力電圧は低くなる。 

43 プローブヘッドまでの伝送路のインピーダンスよりもプローブヘッド以降のインピーダンスの方が高いため、反射係数は

プラスとなる。つまり、SVDの出力信号の極性と同じ極性を有する反射波がSVDに向かって伝搬する。 
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図 7-5. 1GHzのデータを入力した場合の SVD出力波形の拡大図。 
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図 7-4. 12GHzのデータを入力した場合の SVD出力波形の拡大図。 
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SVDの出力電圧に重ね合わせられて再び半導体アンプに向けて伝送されるため、SVDの立ち上が

りエッヂから約 170psec 以降は出力電圧が高くなっている。このことから、現在のチップ設計で

は、SVDの出力パルス幅が 170psec未満（RZ型 SVDでデューティ比を 50%とするとおよそ 3Gbps

以上のスループット。NRZ型 SVDの場合はおよそ 6Gbps以上のスループット）の場合、SVDの

出力電圧が十分高くならず、BERを増大させるひとつの原因になっていると結論付けられる。チ

ップ上MSLと基板上MSLの特性インピーダンスが 50になるように設計を修正することにより、

図 7-5の 1Gbpsの最終的な出力電圧（図 7-5の、SVD の立ち上がりエッヂから約 170psec以降の

電圧）と同じ出力電圧を、3Gbps 以上の高速動作時（NRZ 型 SVD の場合は 6Gbps 以上の高速動

作時）においても得ることができるように改善できると考えられる。 

一方、図 7-3で示した第 1のインピーダンス不整合は、チップ外のところで発生しているため、

実装系を変えなければ反射をなくすことはできない。しかし、チップ設計の修正によって反射の

影響を低減することは可能である。反射の影響を低減するひとつの方法は、SVDの出力端に、50 

MSLと直列に終端抵抗 Rtetmを接続することである。整合抵抗の具体的な設計は今後の課題である

が、ここで基本的な考察を行う。第 4章、第 5章、第 6章では、SVDの出力端に終端抵抗を用い

なかった。その理由は、終端抵抗を設けた場合、SVDの出力電圧が終端抵抗で降下するため、50 

MSL 上に出力される電圧が低下するからであった（(4-10)式）。第 4 章の TDR の実験で、出力リ

ンクに強いインピーダンス不整合が存在しなかったことから、この構成を用いた。しかし第 4 章

の TDR測定では被測定物に半導体アンプが含まれていなかった。実際の SFQ回路システムでは、

SVDの出力は極低温半導体アンプに接続され、その極低温半導体アンプでの反射が存在すること

が図 7-3の実験から明らかになった。この極低温アンプから SVDに向かって伝播してくる反射波

の影響を低減するには、SVDの出力端に終端抵抗Rtermを接続することが必要である。Rtermの値は、

50 MSLから見た SVDのインピーダンスと終端抵抗 Rtermの合成抵抗がMSLの特性インピーダン

ス 50に可能な限り近くなるように設計すればよい。従って終端抵抗 Rtermの設計は SVD のイン

ピーダンスを求める問題に帰着する。しかし SVD のインピーダンスは、SVD が電圧を生成して

いるときと電圧を生成していないときとで異なる。そのため、抵抗値が一定の終端抵抗を用いる

限り、SVDが電圧を出力しているときと出力していないときのいずれの場合でもインピーダンス

整合をとる方法は存在しない。SVD に接続する終端抵抗値を SVD が電圧を生成している場合に

合わせるか、電圧を生成していない場合に合わせるか、あるいはそれらの間の抵抗値にするかは、

具体的なシミュレーションによる検討が必要である。第 4 章で述べたように、本研究で用いた極

低温半導体アンプを 10Gbpsの RZ入力（あるいは 20Gbpsの NRZ入力）で 10-12以下の低 BERで

動作させるための入力電圧振幅の目安は約 2mVである。終端抵抗を用いる場合には、終端抵抗で

の電圧降下があるので、本研究で設計した SVD よりも高い出力電圧を生成できる SVDを設計し

なければならない。(4-10)式に示したように、SQUID の接合の IC、SQUID へのバイアス b、直列

接続する SQUID の個数 n、そして SQUID の接合が電圧を発生しているときの実効抵抗を決める

定数 a（第 4章の(4-4)式）、のいずれかを高くすることにより、SVDから MSLに出力される電圧
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を高くすることができる44。しかしこれらのいずれの値を高くしても、SVD の出力部のインピー

ダンスが変わるため、これらのパラメータと終端抵抗 Rtermをすべて考慮して最適化することが必

要である。実際の設計では精密な解析、あるいはシミュレーションを用いて行う必要がある。こ

の課題は冷凍機システムのさらなる高速化、低 BER化のために重要な課題である。 

 

7-2：MCM上のSFQ回路が発生する熱の影響の低減 

 

 本研究では、冷凍機システムを開発し、2×2スイッチシステムを実証した。2×2スイッチシス

テムでは、2×2スイッチチップと 8ch SVDチップをMCM基板にフリップチップ実装したMCM

を用いた。スイッチシステムは 47Gbpsの高速で全ビット動作を実証した。このシステムで用いら

れたチップのうち最大のものは SVD チップであり、2,930 接合を含み、消費電力は約 1mW であ

った。つまり、3,000接合程度、消費電力 1mW程度の SFQ集積回路のチップであれば、本研究で

開発した冷凍機システムで動作させることが可能であることを実証した。しかし、より大規模な

SFQ 回路を集積したチップの場合、チップ上の回路が発生する熱が回路自身の動作に影響を与え

ることが、後述するように別の実験から明らかになった。冷凍機システムにおける熱の問題は、

一般に、I/Oケーブルから極低温ステージへの熱流入について多くの議論がなされている。しかし

本章では、数 mWという SFQ回路自身が発生する小さな熱が、SFQ回路の動作の非常に大きな障

害となることを実験によって定量的に明らかにする。さらに、実験結果から、いかなる規模の SFQ

集積回路でも正常動作させるための熱除去方法を検討する。 

図 7-6 に示すように、本研究で開発した冷凍機システムでは、いくつかの SFQ 回路チップを

MCM 基板に InSn はんだバンプでフリップチップボンディングして MCM を作製し、MCM 基板

の背面と極低温ステージとを熱的に接触させて実装する。SFQ 回路チップ間で psec 幅の SFQ パ

ルスを 10Gbps/ch 以上の高速レートで伝送するためには、チップと MCM 基板の接続部でのイン

ダクタンスを低減することが必須であり、そのためはんだバンプを用いたフリップチップ実装は

不可欠な実装方法である。しかしフリップチップ実装は、SFQ 回路チップと冷凍機システムの極

                                                        
44 aはたとえばSQUIDの接合のシャント抵抗を高くすることにより高くできる。 

 

cold stage

SFQ circuit chip
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heat flow

 

 

図 7-6. 本研究で開発した冷凍機システムにおける SFQ回路チップの実装と冷却方法。 
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低温ステージとの間の熱リンクを、非常に断面積の狭いはんだバンプだけに制限してしまう。こ

れは SFQ回路チップの周囲が真空だからである。これまで、本研究で開発した冷凍機システムの、

SFQ 回路チップからの熱の除去能力がどの程度であるかの詳細な評価を行っていなかった。その

ため本章では、SFQ回路チップで発生される熱が SFQ回路自身を構成する接合の ICに与える影響

を実験的に評価し、問題を定量的に明らかにするとともに、その対策を議論する[131]。 

 

7-2-1：MCMにおけるチップの発熱の問題 

 

 図 7-7は、2m×2m接合の 1,000個シリーズの I-V曲線であり、図 7-7 (a)は冷凍機システムで

冷却して測定したもの、図 7-7 (b)は通常の液体ヘリウムによる冷却で測定したものである。図 7-7 

(a)と図 7-7 (b)のチップは別チップではあるが、同一のウエハからとったチップである。液体ヘリ

ウムで冷却した場合には正常な I-V 曲線が得られているが、冷凍機システムで冷却した場合、後

にスイッチする接合ほど ICが小さくなっており、ギャップ電圧も低くなっている、という異常な

I-V曲線になった。この異常な I-V特性の原因は、接合が発生する熱であると考えられる。具体的

には、多数の接合がスイッチするほどチップ上で発生する熱が増大するため、後にスイッチする

接合ほどこの熱の影響で ICとギャップ電圧がより低くなったのだと考えられる。この実験結果か

ら、本研究で開発した冷凍機システムでは、液体ヘリウム冷却の場合よりもチップが発生する熱

を除去する能力が低いことが明らかになった。図 7-7 (a)の I-V特性では、2.5V付近でスイッチし

た接合の ICが、図 7-7 (b)の 2.5V付近でスイッチした接合の ICに比べて約 19%も低い。図 7-7 (a)

では約 2.5Vで約 0.3mAの電流が流れているので、接合 1,000個シリーズに 2.5Vの電圧をかけた

時に接合 1,000 個シリーズで発生している熱の総量は約 0.75mW と見積もられる。この熱は、

CONNECTセルライブラリの JTLセル 1,000個（2,000接合）に設計バイアス（ICの 70%）をかけ

原点 原点

縦軸：0.1mA/div 横軸：500mV/div 縦軸：0.1mA/div 横軸：500mV/div
 

(a)             (b) 

図 7-7. 2m×2m接合 1,000個シリーズの I-V曲線。(a)冷凍機システムで冷却した場合、(b)液

体ヘリウムで冷却した場合。(a)、(b)のチップは同一のウエハからとった別チップである。 
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た時にバイアス抵抗で発生する熱に相当する。一方で、すでに述べたように冷凍機システムで約

3,000接合の SFQ集積回路チップ（設計バイアスでバイアス抵抗が発生する熱は約 1mW）の高速

動作を実証しており、1mW程度の熱は回路動作に致命的な影響を与えない。これらの実験結果は

矛盾してはいない。接合の I-V 特性の測定の場合、接合が電圧状態を保ち、接合自身が定常的に

熱を発生しているのに対し、SFQ 回路の場合、定常的に熱を発生しているのはバイアス抵抗であ

り接合自身ではない。つまり SFQ 回路では熱源と接合が離れている。このため、I-V 特性の測定

では、より低い熱で接合への影響が現れたのだと考えられる。 

以上のように、図 7-7 の実験結果から、冷凍機システムは液体ヘリウム冷却に比べて、チップ

で発生する熱を除去する能力が低いことが明らかであるが、図 7-7 の接合の I-V 曲線の測定では

SFQ回路で発生する熱の SFQ回路自身を構成する接合への影響を評価できない。約 3,000接合の

SFQ回路の全ビット高速動作は実証できたが、どの程度の規模の SFQ回路まで冷凍機システムで

動作させることが可能なのかが明らかになっていない。そのため、冷凍機システムで冷却された

MCM上のチップに集積されている SFQ回路が発生する熱が、SFQ回路自身を構成する接合の IC

に与える影響を評価するための評価回路を設計し、実験を行った。 

 

7-2-2：評価チップの設計 

 

 MCMにフリップチップ実装されたチップ上の SFQ回路が発生する熱が SFQ回路自身を構成す

る接合の ICに与える影響を評価するための評価チップを設計した。図 7-8 は、設計した評価チッ

プの構成図である。チップサイズは 5mm×5mmである。評価チップには評価回路が集積されてい

る。評価回路は回路ブロックの 3×3アレイである。各回路ブロックは評価セルの 13×13アレイで

ある。評価セルは、CONNECTセルライブラリ[49]の最も基本的なセルである 2接合 JTLセル（大

きさ 40m×40m）を修正して設計した。図 7-9は、評価セルと JTLセルの比較である。評価セル

を設計するために JTLセルに加えた修正は、インダクタンス L1、L2、L3 を削除したこと、およ

び、バイアス抵抗の、バイアスラインと反対側の端部を接地したこと（従って評価セルのバイア

スラインから供給したバイアス電流はバイアス抵抗を通って GNDに流れる）、の 2点である。接

合とバイアス抵抗のセル内での位置は JTLセルと全く同じである。したがってこの評価回路は、

JTLセルの 39×39アレイからなる SFQ回路を模したものであり、実際の SFQ集積回路で発生す

る熱を、実際の回路と同じ位置で発生させることができ、実際の回路と同じ位置にある接合がそ

の熱から受ける影響を測定評価することができる。 

JTLセルは 1個のバイアス抵抗と 2個の接合を含むため、回路ブロックは合計で 169個のバイ

アス抵抗と 338個の接合とを含む。バイアス抵抗は 8.3、接合の ICは 0.22mAである。回路ブロ

ック内のすべての評価セルのバイアスラインは接続されているため、回路ブロックのバイアス端

子からバイアス電流を供給すると、バイアス電流は分流し、169個のバイアス抵抗を通って GND

に流れるようになっている。一方、それぞれの回路ブロックのバイアスラインは独立しており、
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図 7-9. 評価セルと JTLセル。(a) 評価セルのレイアウト、(b) JTLセルのレイアウト、(c) 評価

セルの等価回路図、(d) JTLセルの等価回路図。(a)では、(c)の等価回路に、接合 JJ1の I-V特性

を測定するための配線が追加されている。 
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図 7-8. 評価チップ。 
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評価回路の中の所定の回路ブロックを選択的にバイアスすることが可能になっている。評価回路

内の 4個の接合 J1、J2、J3、J4（図 7-8）の ICを 4端子測定で測定するための配線とパッドを設け

た。評価回路に供給するバイアス電流値、および、バイアスする回路ブロックを変えることによ

って、これら 4個の接合の ICがどのように変化するかを測定する。これにより回路のバイアス抵

抗が発生する熱による回路内の接合の ICへの影響を評価することができる。 

 

7-2-3：実験 

 

 評価チップを NECの Nb標準プロセス[31]で試作した。図 7-10は評価チップの顕微鏡写真であ

る。説明の便宜上、図 7-10 に示すように各ブロックに①～⑨の番号を付した。評価チップを

16mm×16mmの MCM基板に 372個の直径 30mの InSnはんだバンプでフリップチップボンディ

ングすることにより、評価用MCMを作製した。評価用MCMは、冷凍機システム 1号機の 4Kサ

ンプルステージにアピエゾングリスで密着させて固定し、約 4Kに冷却した。 

 接合 J1と J4の I-V曲線を、(i) 6個の回路ブロック（図 7-10の①～⑥）にバイアス電流が供給

されている場合、(ii) 9個の回路ブロックすべてにバイアス電流が供給されている場合、の 2つの

場合について測定した。J1と J4の I-V曲線は、様々なバイアス電流値の場合に測定した。図 7-11

に、(i)の場合の J1と J4の測定結果を示す。図 7-11 (a)の横軸は評価回路に供給したバイアス電流

IBであり、図 7-11 (b)の横軸は評価回路で発生した熱の総量 P である。図 7-11 (a)、(b)の縦軸は

5mm

① ③②

④⑤

⑦

⑥

⑧⑨

 

図 7-10. 試作した評価チップの顕微鏡写真。 
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J1および J4の ICと、バイアスを供給したことによって生じる J1と J4の ICの減少分ΔICである（本

章では、評価回路にバイアス電流を供給していないときの ICを 100%、ICを 0%と定義している）。

Pは実験でチップに供給したバイアス電流 IB、評価セルのバイアス抵抗 RBの設計値、バイアスを

供給した評価セルの個数 Nから、P=NIB
2RBで計算した。図 7-11のように、ΔICは、J1と J4につ

いて有意な差は見られなかった。従って、チップ上の熱の影響は、接合のチップ上の位置に依存

しない（図 7-8から分かるように、J1はテスト回路の周縁部、J4はテスト回路の中央付近に配置

されている）。図 7-12 (a)は、(i)および(ii)の場合の、J1の ICとΔICの、テストチップ上で発生した

熱の総量 Pに対する依存性の測定結果である。図 7-12 (a)から分かるように、ICは Pにほぼ比例

しており、およそ以下の関係にある。 

 

PIC 25.6[%]   [mW]               (7-1) 

 

Pが約 1.6mWのときにΔIC は 10%になった。1.6mWのパワーは、およそ 2,000接合の SFQ回路

に 100%バイアス（つまり回路の ICに等しいバイアス電流）を供給した場合に相当する（CONNECT

セルライブラリの 2接合 JTLセルを例にとると、セルの ICは 0.43mA、バイアス抵抗は 8.3なの

で、JTLセルに 100%バイアスを供給すると、バイアス抵抗で消費される電力は 0.432×8.3=1.53W

である。したがって 2接合 JTLセル 1,040個（2,080接合）で約 1.6mWとなる）。図 7-12 (a)の実

験結果はさらに、(i)の場合と(ii)の場合でΔICの P依存性に有意な差が無いことも示している。こ

れは、チップ上で発生する熱の総量 P が一定であれば、ΔICはテスト回路で発生する熱の熱密度

（具体的には、テスト回路が発生する熱を、発熱している回路部分の面積で割った値である）に

は依存しないことを意味している（発熱総量 Pが等しい場合、(i)の場合の熱密度は(ii)の場合の熱

密度の 1.5倍である）。一方、図 7-12 (b)は、図 7-12 (a)のデータを別の方法でプロットしたもので

あり、ICとICの、テスト回路で発生する熱の熱密度に対する依存性である。図 7-12 (b)から分か

るように、熱密度が一定の場合、ΔICは(i)の場合よりも(ii)の場合の方が大きい。これらの実験結

果から、ΔICはチップ上の熱の総量 Pによって決まり、熱密度では決まらない、と結論づけられる。

この結果は以下のように理解できる。本研究の冷凍機システムにおける MCM の実装方法では、

図 7-6 のようにチップと極低温ステージとの間の熱リンクははんだバンプに限られている。従っ

て、チップと極低温ステージとの間の熱抵抗 RTは常に一定である
45。一般に、チップの温度 Tと

チップ上の発熱 Pとの間には、以下の関係がある[132]。 

 

T

a

R
TT

P


                   (7-2) 

 

                                                        
45 厳密には、熱抵抗RTはチップや基板の温度によって変化する可能性が考えられるがここでは無視する。 
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ここで、Taは極低温ステージの温度である。従って、 

 

PRTT Ta                   (7-3) 

 

である。つまり T（従ってIC）は Pで決まる（図 7-12 (a)）。また、テスト回路で発生する熱の熱

密度が一定という条件下では、(ii)の場合のチップ上の発熱総量 Pは(i)の場合の 1.5倍である。し

たがっ(7-3)式から、チップ温度 T（従ってIC）は、(i)の場合よりも(ii)の場合のほうが大きくなる

（図 7-12 (b)）。 
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(a)           (b) 

図 7-12. テスト回路の 6個の回路ブロックにバイアスを供給した場合、および、9個の回路ブ

ロックにバイアスを供給した場合の、J1の ICおよびΔICの測定結果。(a)チップ上の発熱総量 P

に対する依存性、(b)テスト回路で発生する熱の熱密度に対する依存性。 
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(a)           (b) 

図 7-11. テスト回路の 6個の回路ブロックにバイアスを供給した場合の、J1、J4の ICおよびΔ

ICの測定結果。(a)バイアス電流 IBに対する依存性、(b)チップ上の発熱総量 Pに対する依存性。 
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 次に、別の実装形態での実験を行った。図 7-13に示すように、チップをMCM基板に対してフ

ェイスアップにし、チップの背面にグリスを塗ってMCM基板に密着させた。図 7-13の実装方法

を以下ではフェイスアップ実装と称する。チップ上のパッドと、MCM 基板上のパッドとを、ワ

イヤボンディングで接続し、評価用サンプルを作製した。作製した評価用サンプルの写真を図 7-14 

(a)に示す。評価用サンプルの MCM 基板の背面にグリスを塗り、冷凍機のサンプルステージに密

着させ（図 7-14 (b)）、約 4Kに冷却した。接合 J2、J3、J4の ICを、 (i) 3個の回路ブロックがバイ

アスされている場合（図 7-10の①～③）、(ii) 6個の回路ブロックがバイアスされている場合（図

7-10の①～⑥）、(iii) 8個の回路ブロックがバイアスされている場合（図 7-10の①～⑦と⑨）、の 3

つの場合について測定した46。この測定の結果を図 7-15に示す。図 7-15 (a)のように、チップ上の

発熱総量 Pが一定の場合、発熱密度が高いほどΔICが大きくなることが示された。さらに、図 7-15 

 

 
                                                        

46 極低温冷却時にブロック⑧へのバイアス供給ピンがopenになってしまった。極低温プローブの圧着部がopenになったため

と考えられる。そのためこの実験では最大で8ブロックまでしかバイアスを供給していない。 

6チップ基板 ボンディングワイヤ

チップ

基板

アピエゾングリス

基板上配線

ワイヤ

サンプルステージ温度計
 

(a)          (b) 

図 7-14. フェイスアップ実装評価用サンプルの写真。(a)チップ拡大写真と(b)冷凍機システムの

サンプルステージに実装されたサンプル。 
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図 7-13. フェイスアップ実装の模式図。 
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(b)に示すように、テスト回路で発生する熱の熱密度が一定の場合、ΔICは、発熱総量 Pによらず

同じである。したがって、本研究の冷凍機システムの通常の実装方式（図 7-6）の場合と異なり、

図 7-13のフェイスアップ実装では、ΔICはテスト回路が発生する熱の熱密度で決まる。この実験

結果は以下のように理解できる。フェイスアップ実装においては、チップ上の回路で発生した熱

は、回路が形成されていないチップの周縁部まで広くは伝導せず、チップから極低温ステージに

向かって伝導すると考えられる（図 7-13）。それは、Siウエハの熱伝導率に大きな異方性がないた

め、熱は等方的に伝導されるが、チップの厚さがおよそ 600mであるのに対し、評価回路の周縁

部からチップの周縁部までは mmのオーダーの距離（チップの厚さの数 10倍）があるので、回路

で発生した熱のほとんどが、チップの周縁部に達するはるか前にチップを貫通すると考えられる

からである。そのため、チップから MCM 基板への熱リンクの断面積は、バイアス電流が供給さ

れている回路（つまり熱源）の面積 Aにほぼ比例する。従って、RTは発熱している回路の面積 A

の逆数にほぼ比例する。ゆえに、 

 

Ar
TT

P
T

a
                   (7-4) 

 

である。ここで rTは単位面積当たりの熱抵抗（チップの基板材料の熱伝導度と厚さで決まる定数）

である。したがって、 

 

T

a

r
TT

A
P 
                   (7-5) 
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(a)            (b) 

図 7-15. フェイスアップ実装の場合の測定結果。テスト回路の 3個、6個、8個の回路ブロッ

クにバイアスを供給した場合の、J2の ICおよびΔICを示している。(a)チップ上の発熱総量 P

に対する依存性、(b)テスト回路で発生する熱の熱密度に対する依存性。 
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である。ゆえに、 

 

A
PrTT Ta                   (7-6) 

 

である。(7-6)式は、T（従ってΔIC）は回路の発熱密度 P/Aで決まることを示している。図 7-15 (b)

の実験結果から、フェイスアップ実装の場合、回路の発熱密度が 100mW/cm2のとき、ΔICは 3%

以下である。表 7-1に、典型的な CONNECTセルの発熱量と発熱密度を示す。典型的な CONNECT

セルはいずれも、設計バイアスにバイアスされているときの発熱密度は 100mW/cm2よりも非常に

低く、表 7-1 に示したセルの平均発熱密度は 45.9mW/cm2である。仮にセルの ICまでバイアスし

た場合であっても、表 7-1 に示した CONNECT セルの発熱密度の平均値はおおよそ 100mW/cm2

である。従って、CONNECTセルを用いて設計した SFQ集積回路は、図 7-13のフェイスアップ実

装で冷凍機システムに実装すれば、いかなる規模の回路でも、回路の発熱による、回路自身を構

成する接合の ICの減少分を、ICの 3%以内に収めることが可能であると考えられる。 

 以上のように、冷凍機システムの極低温ステージにマウントされている MCM に実装されてい

る超伝導 SFQチップからの熱の除去について実験を行い、課題を定量的に明らかにした。本節で

行った実験結果から、仮に 10,000 接合の SFQ 論理集積回路チップを冷凍機システムで冷却し、

表 7-1. CONNECTセルの発熱量と発熱密度。 

セル名 接合数 
セル面積 

[m×m] 

設計バイア

スでの消費

電力[W] 

100%バイアス

での消費電力

[W] 

設計バイア

スでの発熱

密度

[mW/cm2] 

100%バイ

アスでの

発熱密度

[mW/cm2] 

JTL 2 40×40 0.75 1.53 46.9 95.7 

SPL 3 40×40 0.75 1.53 46.9 95.7 

CB 7 80×40 2.19 4.47 68.5 139.8 

DFF 6 40×80 1.79 3.65 55.9 114.2 

NOT 11 80×80 2.12 4.32 33.1 67.4 

AND 15 80×80 3.49 7.12 54.5 111.3 

JXOR 11 80×80 2.67 5.45 41.7 85.1 

NDRO 11 80×80 2.78 5.67 43.4 88.7 

TFF 13 80×80 1.98 4.04 30.9 63.1 

D2FF 12 80×80 2.35 4.80 36.8 75.0 

平均 9.1 - 2.09 4.26 45.9 93.6 
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100%バイアスを印加した場合、回路の発熱は約 8mWであり、(7-1)式から、チップ上の接合の IC

は約半分にまで減少すると見積もられる。設計バイアスをかけた場合であっても、10,000 接合の

回路の発熱は約 4mW であり、(7-1)式から、回路の接合の ICは約 25%も減少する。このように大

きく ICが減少すれば、回路のバイアスマージンおよびタイミングマージンが著しく減少すると考

えられる。従って、本研究で開発した冷凍機システムにおける通常の MCM 実装方法では、高速

動作させることができる SFQ回路の規模は 1チップあたり数 1,000接合以下に限られると結論付

けられる。なお、2×2スイッチMCMの SVDチップは設計バイアスで約 1mW、100%バイアスで

約 1.4mW の発熱であり、(7-1)式から、接合の ICは 6～9%程度減少していたと見積もることがで

きる。一方、スイッチ MCM のスイッチチップは設計バイアスで約 0.5mW、100%バイアスで約

0.7mW の発熱であり、(7-1)式から、接合の ICは約 3%～4.5%減少していたと見積もることができ

る。第 5 章のスイッチシステムの BER が 10-12台にまで低くならなかったことの一因として、接

合の ICの低下による回路のバイアスマージンおよびタイミングマージンの低下が考えられる。 

一方、フェイスアップ実装は、いかなる規模の SFQ回路でも回路自身の発熱による ICの減少を

抑え、回路を正常に動作させるためのひとつの効果的な実装方法であることが示された（ただし、

チップ上の集積回路の発熱密度が一定という条件下で）。しかし、本節のはじめに述べたように、

SFQ MCMを 10Gbps超の高速で動作させるためには、はんだバンプを用いたフリップチップ実装

が不可欠であり、図 7-13のフェイスアップ実装のようなボンディングワイヤを用いた実装方法を

用いることはできない。以上の考察から、本研究の冷凍機システムのMCM実装方法（図 7-6）に

おいて、チップの背面全体と冷凍機の極低温ステージを接続する熱リンクを追加することが、い

かなる規模の SFQ回路も動作させるための有効な熱除去手段であることが示唆される。また、図

7-6において、チップ表面とMCM基板との間の空隙に熱伝導率の高い材料を充填することも、同

様の効果を発揮すると考えられる。 

しかし、MCM に実装されているチップの背面と冷凍機の極低温ステージとの間に熱リンクを

追加することは容易ではない。チップの背面と熱リンク用部材との間の熱抵抗は可能な限り低く

することが必要だが、そのためには熱伝導率の高いグリスなどを用いるにしても、ある程度の力

で熱リンク用部材をチップ背面に押し付けなければならない。しかし MCM 基板とチップとのバ

ンプ接続部を破壊しないことが要求されるため、押し付ける力には限度がある。バンプ接続部を

破壊せずにチップ背面と熱リンク用部材との間の熱抵抗を低くするための実装構造の研究が必要

である。一方、チップ表面と MCM 基板との間に熱伝導性の材料を充てんすることは半導体など

室温のMCMでは広く行われており、そのための充てん材料は様々なものが市販されている。SFQ 

MCMでもこれらの材料を用いることが考えられるが、4Kに冷却したときに MCMのバンプ接続

部を破壊しない材料を見出す必要がある。チップとMCM基板の間に充てん材料を適用し、かつ、

チップ背面と冷凍機の極低温ステージとの間に熱リンクを適用するという複合的な実装構造によ

り、MCM の機械強度を強化しつつ熱リンクを太くするという実装構造が現実的である可能性も

ある。チップからの熱除去のための実装技術は、大規模 SFQシステムを実現するための今後の重

要な研究課題である。 
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7-3：本章のまとめ 

 

 本章では、SFQ 回路の高速システム化技術のさらなる課題のうち、出力リンクのインピーダン

ス整合の向上と、MCM実装された SFQ 回路チップが発生する熱の問題について、実験による評

価をおこない、対策を議論した。SVDの出力波形の歪みを徹底的に少なくするためには、現状よ

りも精度の高い出力リンクのインピーダンス整合が必要であることを示した。具体的には、チッ

プ上およびMCM基板上の 50 MSLの高インピーダンス化、および、出力端に終端抵抗を接続し

た SVD の最適化設計が必要である。一方、熱の除去については、いかなる規模の SFQ 集積回路

の熱も動作に支障がない程度まで除去するためには、チップ背面に冷凍機コールドステージへの

熱パスを追加すること、あるいは、チップと MCM 基板の間に熱伝導材料を充てんすること、の

少なくともいずれかが必要である。これらの課題を解決するための具体的な回路設計、実装設計

は今後の重要な課題である。 
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第8章：総括 
 

8-1：本研究のまとめ 

 

本研究では、超伝導単一磁束量子（Single Flux Quantum; SFQ）回路の高速システム化技術に関

する研究を行った。本研究ではSFQ回路の高速システム化のための要素技術としてPTL伝送回路、

チップ間 SFQパルス伝送回路、超伝導電圧ドライバ、冷凍機システムの研究開発を行い、それに

よって確立した各要素技術を集積することにより、SFQ高速システムのひとつの完成形を示した。

さらに本研究によって達成された SFQ高速システムの電力性能比を示すとともに今後の課題を明

らかにし、今後の研究の指針を示した。 

 第 1章では、本研究を取り巻く状況をもとに、超伝導 SFQ回路の位置づけを述べ、その研究の

重要性を明らかにした。はじめに、我々が扱う情報量の急増に伴い、ICT 機器の電力消費急増の

問題が顕在化している現状を述べ、ICT 機器の電力性能比の向上が重要であることを述べた。次

に、これまで ICT機器の性能向上は CMOSの微細化によって実現されてきたが、リーク電流増大

による消費電力増大、および、配線遅延増大による性能向上鈍化の 2つの原因を挙げ、CMOSの

微細化の延長では電力性能比の向上が壁にぶつかることを指摘した。そして、この CMOSの問題

を本質的に解決するには新たな物理に基づくデバイス/回路技術が必要であり、bitあたりの消費電

力が CMOSに比べて約 3ケタ低く、100GHz以上の高速動作が可能な超伝導 SFQデバイス/回路技

術がその有望な候補であると位置づけた。次に SFQ回路の基本原理を概説した。そして、SFQ回

路の現状として、小規模の集積回路は 100GHz 級の高速動作が実証されているが、この高速性を

活かした実用的な SFQ高速システムを実現するには、(i) SFQ回路の高速性能を大規模集積回路お

よびマルチチップモジュール（Multi-Chip Module; MCM）へとスケーラブルに実現するための、

超伝導伝送線路（Passive Transmission Line; PTL）を用いた SFQパルス伝送技術、(ii) 4Kで動作す

る SFQ 回路と室温エレクトロニクスとの間の数 10Gbps/chの高速 I/O 技術、(iii) 数 10Gbps/chの

広帯域 I/O ケーブルを多チャンネル実装した冷凍機システム、の 3 つの技術課題を解決すること

が必須であることを示した。そして本論文の目的として、以下の 3点を挙げた。 

 

■ 上記の各技術課題、すなわち、PTLを用いたチップ上およびチップ間 SFQパルス伝送回路、

高速 I/O、広帯域多チャンネル冷凍機システムの研究開発を行い、その結果開発された各技術

を集積することにより、SFQ高速システムのひとつの完成形を示すこと。 

■ 試作した SFQ高速システムの 40GHz以上での高速動作実験を行い、本研究の結果達成される

SFQ高速システムの電力性能比を示すこと。 

■ SFQ高速システムの電力性能比をさらに向上するための今後の課題を抽出すること。 
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第 2章では、PTLを用いたチップ上 SFQパルス伝送について述べた。まず、PTLと従来の配線

である JTLとの比較を行い、SFQ回路のスケーラブルな高速動作実現のために PTLの導入が必要

であることを示した。次に、これまで報告された PTL 伝送回路（PTL、ドライバ、レシーバで構

成される回路）に関する研究を述べ、それらの研究は SFQパルス伝送時のインピーダンス整合に

主眼が置かれており、それは PTL伝送回路の一面でしかないことを指摘した。次に、PTL伝送回

路が共振器であることに着目し、その物理的性質を考察した。その結果、PTL伝送回路は PTLの

長さで特徴付けられる共振周波数と等しい繰り返し周波数でパルス列を伝送したときに、共振に

よりバイアスマージンが大きく減少することを示した。さらに、共振の影響を低減するには共振

のクオリティを低減することが必須だが、クオリティの低減は SFQパルス伝送時のインピーダン

ス整合を悪化させるというトレードオフが存在することを明らかにした。そして、PTL 伝送回路

の最適化設計はこのトレードオフの最適化に帰着すると結論付けた。この考察に基づいて PTL伝

送回路を設計、試作し、共振周波数においても広いバイアスマージンを有する PTL 伝送回路を

40Gbpsまで実証した。次に、交差する PTL間のクロストークが、PTL伝送回路の特に下側バイア

スマージンを大きく減少させ、さらに、共振によってこのマージン減少が悪化することを実験で

明らかにし、そのメカニズムを示した。さらに、すべての配線に PTL を用いた 4×4 スイッチ回

路を設計し、JTL配線を用いた 4×4スイッチ回路と比較した。その結果 PTL配線の導入により、

SFQ 論理集積回路のタイミングジッタ、消費電力等が大幅に削減されることを初めて実回路で定

量的に示した。 

第 3章では、SFQ回路の高速性能をMCMレベルで実現するための鍵となる、チップ間 SFQパ

ルス伝送回路について述べた。チップ間 SFQパルス伝送における課題は、チップとMCM基板を

接続するバンプ接続部での構造不連続に起因する反射と信号損失の影響下で安定な回路動作を実

現することであり、これには伝送回路の設計とバンプ接続構造の広帯域化設計の 2 点が重要であ

る。この章では本研究以前に報告された超伝導チップ間の高速パルス伝送回路である DFQ方式の

構成と原理を述べ、シミュレーションによる解析結果も用いて、DFQ方式はプラズマ振動の影響

により出力パルス間隔が不均一になること、および、チップ上伝送と同程度の伝送レートを実現

できないことを明らかにした。次に、DFQ方式よりも高い伝送レートを実現できるチップ間 SFQ

パルス伝送回路を提案した。提案した回路は第 2章で設計したチップ上の PTL伝送回路を改良し

たものである。具体的には、バンプでの信号損失への耐性を高めるためにレシーバの ICを可能最

小値にして感度を向上し、ドライバの出力エネルギーを最大化した。ここでドライバの出力エネ

ルギー増大とドライバのバイアスマージン拡大の間にトレードオフがあることを明らかにし、そ

のトレードオフを最適化した。バンプ接続構造については、3 次元高周波解析により、SFQ パル

ス伝送に必要な約 250GHzの帯域を実現するための、信号バンプと GNDバンプの配置およびバン

プ直径を明らかにした。設計した回路を臨界電流密度 JC=2.5kA/cm2プロセスで試作し、チップ間

SFQ パルス伝送を 60Gbps まで実証し、提案した回路とバンプ接続構造によりチップ上伝送レー

トと同程度のチップ間伝送レートを実現できることを実証した。これにより、SFQ 回路の高速動
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作を保ったまま、MCM へと回路規模を拡大できる技術を確立した。さらに JC=10kA/cm2の高 JC

プロセスで設計、試作した提案の回路で 117Gbps までのチップ間 SFQ パルス伝送を実証し、

100GHzで動作する SFQ MCMの実現可能性を実証した。 

第 4章では、10Gbps×32chの I/Oを実装した冷凍機システムを設計、試作した。広帯域 I/Oケ

ーブルは電気伝導性が高いため熱伝導性も高く、そのため冷凍機システムにおいては、冷凍機の

限られた冷却能力の下でいかに多くの広帯域 I/O ケーブルを実装するかが課題である。本研究で

は冷却能力 1W の 4Kステージと、冷却能力約 40W の 40Kステージを有する冷凍機を使用した。

冷却能力の高い 40Kステージで I/Oケーブルのサーマルアンカーをとり室温から流入する熱の大

半を除去する構成とすることにより、室温から 40K ステージまでの間に電気伝導性の高い Cu の

ケーブルを用いて高周波損失を低減することを可能にした。一方、4Kステージは冷却能力が 1W

と低いため、40K ステージから 4K ステージの間は熱伝導性の低いリン青銅のケーブルを用いて

熱流入の低減を優先した。このように、特性の異なる複数のケーブルを温度ステージごとに使い

分けたことにより、高周波損失低減と熱流入低減を両立した。SFQ 回路が情報担体として処理す

る SFQ パルスは psec 幅の微小なパルスであるため、SFQ 回路の出力を高速のまま室温に出力す

るためには SFQパルスを増幅する超伝導電圧ドライバ（Superconductor Voltage Driver; SVD）が鍵

となる。SVDは ICが高いほど広いバイアスマージンで動作するが、本研究では省電力化のために

プロセス上可能な最小の ICで SVDの設計を試みた。設計、試作した SVDを、試作した冷凍機シ

ステムで冷却し、10Gbps/chでの低 BER動作（BER<10-12）を実証した。この実験により、本研究

で開発した冷凍機システムと SVDが、SFQ 回路の 10GHz以上のシステム動作実験に使用するの

に十分な性能を有することを実証した。 

第 5章では、第 2章～第 4章で開発した SFQ回路の高速システム化のための要素技術、すなわ

ち PTL伝送回路、チップ間 SFQパルス伝送回路、SVD、冷凍機システム、を集積した 2×2スイ

ッチシステムを設計、試作した。このスイッチシステムは、2×2スイッチチップと 8ch SVDチッ

プが超伝導MCM基板にフリップチップ接続された 2×2スイッチMCMが冷凍機システムで冷却

されたものである。スイッチチップと SVDチップの間で SFQパルスを 10Gbps/ch×8chで伝送す

る。冷凍機システムの I/Oの伝送レート（10Gbps/ch）とスイッチ回路のデータレート（40Gbps/ch）

のギャップを解消するため、40Gbps入出力インタフェイスとして 4:1 MUXと 1:4 DEMUXを設計

し、スイッチチップに集積した。このスイッチシステムの全ビット動作を計測器の上限である

47Gbpsまで実証した。SFQ回路のシステムレベルの全ビット動作を 40Gbps以上で実証した例は

他にない。この実験により、第 2章～第 4章で開発した各技術、および、それらの技術のインテ

グレーションの有効性を実証した。 

第 6章では、冷凍機システムの I/O高速化のための NRZ型 SVDと光入力を述べた。まず、NRZ

信号の基本周波数が RZ信号の基本周波数の 1/2であることに着目し、第 4章で設計した SVD（RZ

出力）と異なる、NRZ信号を出力する NRZ型 SVDを用いることにより、同一の I/Oケーブルで

2 倍の伝送レートを実現できることを示した。この NRZ 型 SVD を設計、試作し、冷凍機システ

ムで冷却し、25Gbps/chまでの動作を実証した。この結果、冷凍機システムのスループットを第 4
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章の結果の 2 倍以上に向上した。次に、広帯域で熱流入が無視できる光ファイバを室温から極低

温までの I/O リンクとして使用し、極低温で光/電気変換を行い SFQ 回路に電気信号を入力する、

光入力冷凍機システムについて述べた。冷凍機システムの極低温ステージに単一走行キャリアフ

ォトダイオード（Uni-Traveling Carrier Photodiode; UTC-PD）を実装し、光ファイバを冷凍機内に

実装することにより、光入力冷凍機システムを試作した。このシステムで約 5K に冷却された

UTC-PD の、40Gbps 動作時の出力電圧、S/N、ジッタの光入力パワーに対する依存性を測定によ

り明らかにした。この結果、低ジッタ、高 S/Nの 40Gbps UTC-PD出力を得るには光入力パワーが

3mW 以上必要であることを明らかにした。次に、UTC-PD の出力信号を SFQ パルスに変換する

PD/SFQインタフェイスを設計した。UTC-PDの出力は負極性であり、暗電流がオフセットとして

加わる。この UTC-PDの出力信号の性質を考慮し、UTC-PDからの出力ラインと SQUIDが磁気結

合した回路構成を提案し、暗電流を相殺するための DCオフセット入力を設けた。PD/SFQインタ

フェイス、1:2 DEMUX、NRZ型 SVDを集積した評価チップを光入力冷凍機システムで冷却し、

室温から約 5Kの UTC-PDに 40Gbpsの光データ信号を入力して実験した結果、SFQ回路の光入力

によるシステムレベルでの 40Gbps 動作を初めて実証した。この実験結果により、光入力 SFQ 高

速システムのひとつの完成形を示した。また実験結果をもとに、本研究で開発した光入力冷凍機

システムのスループットの、冷凍機システム全体の消費電力に対する比、すなわち電力性能比が

0.12Tbps/kWであることを明らかにした。さらに、本研究での実験結果を踏まえ、現存する 8Wの

GM-JT 冷凍機を用いれば、6.4Gbps の入出力を有する冷凍機システムが実現可能であり、システ

ムの電力性能比は 0.8Tbps/kWに向上されることを示した。 

第 7章では、今後の課題のうち、実験によって具体的に見えてきた課題を述べた。まず SVDの

出力波形に現れる反射から、TDRと同じ原理によって冷凍機システムの出力リンク上のインピー

ダンス不整合箇所を明らかにし、その不整合に対する回路設計上の対策として、チップ上および

MCM基板上の 50 MSLの高インピーダンス化、および、終端抵抗を接続した SVDの最適化設

計を挙げた。次に MCM実装された SFQ 回路が発生する熱が SFQ 回路自身の接合の ICを低下さ

せる問題を述べた。ここでは SFQ集積回路を模した評価回路を設計、試作し、冷凍機システムで

冷却し、評価回路上で発生する熱による評価回路上の接合の ICの減少分の、発熱量に対する依存

性を測定し、熱の影響を定量的に明らかにするとともにそのメカニズムを明らかにした。実験結

果に基づき、この問題を解決し、いかなる規模の SFQ集積回路でも冷却可能にするためのチップ

からの熱除去方法について指針を示した。 

 

8-2：本研究の波及効果 

 

本研究では、SFQ 回路の高速システム化のための要素技術を開発した。また、これらの要素技

術を集積し、SFQ 高速冷凍機システムを実現した。さらに、実験結果に基づき、冷凍機システム

の電力性能比を見積もった。この見積もりは精度を上げる必要はあるが、実験結果に基づいたデ
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ータとして、冷凍機まで含めた SFQディジタルシステムの他技術とのベンチマークに有用なデー

タになると考えられる。さらに、本研究で開発した各技術は、様々な研究で用いられ、成果を上

げている。PTL 伝送回路は CONNECT セルライブラリ[49]の標準セルとして導入され、マイクロ

プロセッサ[36]、レジスタファイル[133]、AD コンバータ[134]等の様々な回路の高性能化に寄与

した。チップ間 SFQ パルス伝送回路、電圧ドライバ、冷凍機システムは 4×4 スイッチシステム

で用いられ、10Gbps の全ビット低 BER 動作を実証した[135]。チップ間 SFQ パルス伝送技術は、

量子コンピュータにおける量子ビットチップと制御チップからなるハイブリッド MCM への適用

可能性も検討されている[136], [137]。さらに、光入力冷凍機システムは、任意波形生成器に用い

られて優れた性能実証に寄与した[138]。本研究では、プロセッサやスイッチ等の高スループット

SFQディジタル回路への適用を目的に SFQ回路の高速システム化技術の研究開発を行ったが、こ

れらの事例が証明するように、本研究によって確立された各技術は、高スループットディジタル

アプリケーションだけではなく、AD コンバータ、量子コンピュータ、任意波形生成器等の様々

な超伝導エレクトロニクスの分野に展開できる、波及効果の高い基盤技術である。 

 

8-3：今後の課題 

 

SFQ 高速システムの電力性能比を向上するには、冷凍機の極低温ステージへの熱流入をいかに

して低減するかが非常に重要である。そのため本研究では、冷凍機の限られた冷却能力のもとで

可能な限り I/Oリンクを広帯域化することに研究の主眼をおいた。その結果、入力側に 40Gbps/ch

の光入力リンク、出力側に 25Gbps/chの電気出力リンクを用いた SFQ高速システムをひとつの完

成形として実現した。しかし、本研究で用いた極低温光/電気変換デバイスは 1素子ごとにモジュ

ール化したものでありサイズが大きい。多 ch 化のための今後の課題として、極低温光/電気変換

デバイスの小型、高密度化が挙げられる。また、それと同時に光/電気変換デバイスの低電力化も

重要な課題である。一方、出力リンクは依然として電気であり、電気の I/O ケーブルを通した熱

流入が冷凍機の熱負荷の大部分を占めている。そのため、出力リンクの熱流入の大幅な低減がも

うひとつの重要な課題となる。そのためには光出力の実現が望まれるが、SFQ 回路の微弱な出力

エネルギーでいかにして効率よく光を制御するかが研究課題になる。光出力リンクの実現が困難

である場合、電気信号の多重化も検討する価値があるように思われる。 

また、本研究では取り組まなかったが、SFQ 高速システムの電力性能比を決定づけるもうひと

つの重要な要因として、DC バイアス電流供給に要する電力が挙げられる。SFQ 回路は低消費電

力であるため、回路自身の発熱は冷凍機にとって大きな熱負荷にはならない。例えば 10万接合の

SFQ回路でもその発熱は約 40mWでしかない。しかもこの熱の大部分はバイアス抵抗での発熱で

あり、回路の改善により大幅に低減できる[5]。しかし、10万接合の SFQ回路の DCバイアス電流

は 15A程度であり非常に大きい。SFQ回路のバイアス抵抗は現状 16/接合程度であり、したがっ

て 10 万接合の SFQ 回路のバイアス抵抗は 0.1mのオーダーになり実質的にショートである。ゆ
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えに室温の電源装置とのインピーダンス不整合が著しく、電源装置から供給するほとんどのエネ

ルギーは電源装置内で無駄な熱として消費される47。その結果、室温の電源装置を含めた SFQ シ

ステムの消費電力が大幅に増大する。この問題を解決するには、電源装置と SFQ回路のインピー

ダンス整合を改善したバイアス供給技術の研究開発が不可欠である。同様の問題はラッチングロ

ジックでも存在したが、ラッチングロジックは AC バイアス駆動のため、チップ上にトランスフ

ォーマー[139], [140]や LC 共振回路を用いたインピーダンス変換回路[141], [142]を集積すること

によりこの問題を解決できた。一方、SFQ回路は DCバイアス駆動のため、ACバイアスと極低温

インピーダンス変換回路を用いた電源供給によりこの不整合の問題に対処する場合、極低温ステ

ージに整流回路が必要になる。この問題への取り組みとして、ラチェット効果を利用した整流器

[143]が提案されており、今後、重要な技術になると予想される。また、AC電源を用いずに、DC

電流をリサイクルする提案もなされており[144]、今後の研究の進展が期待される。 

以上述べたような課題に対する研究開発が進展し、超伝導 SFQ回路技術が幅広い分野で実用化

され人々の役に立つ日が訪れることを期待する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
                                                        

47 一般に、周波数によらず、電源装置と負荷回路のインピーダンス（DCの場合は抵抗）が等しい場合に、負荷回路に最大の

電力を供給できる（インピーダンス整合）。 
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付録：本論文で用いた略称 
 

略称 英語での正式名称 日本語表記 

[A] ADC 

 

Analog-to-Digital Convertor アナログ/ディジタル変換器 

[B] BER 

 

Bit Error Rate ビットエラーレート 

[C] CB 

CPW 

CUT 

 

Confluence Buffer 

Colpanar Waveguide 

Circuit Under Test 

コンフルエンス・バッファ 

コプレーナ線路 

被測定回路 

[D] D2FF 

DEMUX 

DFF 

DFQ 

 

D2-Flip-Flop 

Demultiplexer 

D-Flip-Flop 

Double Flux Quantum 

D2フリップフロップ 

デマルチプレクサ 

Dフリップフロップ 

ニ磁束量子 

[E] ED 

 

Error Detector エラーディテクタ 

[H] HFCG 

 

High-frequency Clock Generator 高周波クロック発生器 

[I] I/F 

I/O 

 

Interface 

Input/Output 

インタフェイス 

入出力 

[J] JTL 

 

Josephson Transmission Line ジョセフソン伝送線路 

[M] MCM 

MFQ 

MSL 

MSM-PD 

MUX 

 

Multi-Chip Module 

Multi Flux Quantum 

Microstrip Line 

Metal-Semiconductor-Metal Photodiode 

Multiplexer 

マルチチップモジュール 

多磁束量子 

マイクロストリップライン 

金属-半導体-金属フォトダイオード 

マルチプレクサ 

[N] NDRO 

NRZ 

NRZ/SFQ 

 

Non-Destructive-Read-Out 

Non Return-to-Zero 

NRZ-to-SFQ Converter 

非破壊読み出しセル 

NRZ 

NRZ/SFQコンバータ 
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略称 英語での正式名称 日本語表記 

[P] PD 

PPG 

PRBS 

PTL 

 

Photodetector 

Pulse-Pattern Generator 

Pseudo-Random Bit Sequence 

Passive Transmission Line 

フォトディテクタ 

パルスパターン発生器 

擬似乱数ビットシーケンス 

受動伝送線路 

[R] RSFF 

RZ 

 

RS Flip-Flop 

Return-to-Zero 

RSフリップフロップ 

RZ 

[S] SFQ 

SG 

SL 

SPL 

SQUID 

 

SR 

SVD 

 

Single Flux Quantum 

Synthesized Signal Generator 

Strip Line 

Splitter 

Superconducting QUantum Interference 

Device 

Shift Register 

Superconductor Voltage Driver 

単一磁束量子 

シンセサイズド信号発生器 

ストリップライン 

スプリッタ 

超伝導量子干渉素子 

 

シフトレジスタ 

超伝導電圧ドライバ 

[T] TDR 

TFF 

 

Time-Domain Reflectometry 

T-Flip-Flop 

タイム・ドメイン・リフレクトメトリ 

Tフリップフロップ 

[U] UTC-PD Uni-Traveling-Carrier Photodiode 単一走行キャリアフォトダイオード 

 

[V] VDL Variable Delay Line 可変遅延線 
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