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第１章. 序論 
 

１-１. 研究の背景 

 
位相同期回路(Phase-Locked-Loop:PLL)の歴史は古く、1932 年にはBellescizeによ

ってその概念が発表されている [1]。しかし、位相同期回路が一般に多用されるように

なったのは、テレビ画像の垂直および水平同期に用いられるようになってからである。

1970 年には、周波数を逓倍するというPLLの基本概念を含む特許が出願されている [2]。 
 位相同期回路は、その後急速に応用範囲を拡大し、今日ではほとんどの電子回路を

含むシステムに欠かせない重要な回路となっている。以下に、その応用範囲を幾つか

を挙げると、 
 

1. コンピュータのプロセッサの超高速クロック発生回路 
2. 通信システムにおける周波数シンセサイザ回路 
3. テレビシステムでの画像同期信号生成回路 
4. 光ディスクや高速インターフェース等でのデータおよびクロック再生回路 
5. モータ等の回転体の速度制御回路 
 

などがある。 
 

 一方、電子回路を含むシステムは、トランジスタの発明によって小型化された。続

いて、テキサスインスツルメント社のJack S. Kilbyやインテル社を創業したRobert Noyce
によって集積回路(Integrated Circuits：IC)が生み出され、さらにシステムは小型化された

[3-5]。また、Gordon Mooreによって、“ムーアの法則”と呼ばれる集積回路のスケーリン

グ則が提唱され、ICの高密度集積化の指標が確立された [6]。このスケーリング則により、

ICから大規模集積回路(Large Scale Integrated Circuits：LSI)への発展が約束された。近

年に至るまで、LSIは、ほぼ“ムーアの法則”に従い、4 年で３倍から４倍の高密度集積化

が達成されてきたことは驚異的である(図 1-1- 1 参照)。LSIの集積度は年 58%、10 年で１

００倍という驚異的な速度で向上した。現在では、億を超えるトランジスタを集積したシ

ステムLSIも珍しくはない。 
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図 1-1- 1 LSI の集積度の向上と LSI プロセス寸法 

 これら、LSIは、大別して、３種類に分類されると考えられる。すなわち、コンピ

ュータの心臓部であるプロセッサ、記憶部であるメモリ、そして、最後にシステムLSIであ

る。プロセッサが高速演算を追及し、メモリが高密度記録を追及するというシンプルな目

的を持つのに対し、システムLSIは、いわゆる何でもありであり、高機能集積を目的として

いる。すなわち、センサやヒューマンインターフェースの部分から、無線および有線での

通信インターフェースまで備えている。すなわち、一つのLSIでどんな信号処理や機能でも

かなえてしまおうというのが究極の目標である。その結果、究極のコストダウンと低消費

電力化を達成しようというのが、基本の理念となる。システムLSIの成功例は、携帯無線等

の無線システム用LSIや、光ディスク用のLSIに見ることができる [7]。 
 例えば、初期の携帯無線システムは、1980 年後半で、容積約１L サイズであった

が、1992 年には、150cc クラスのものが出現し、現在では 100cc を切るものが容易に開発

されるようになっている。 
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図 1-1- 2 携帯無線方式の発展 

図 1-1- 2 に携帯無線方式の発展をまとめる [8]。携帯無線は第一世代として、アナ

ログ方式の自動車電話サービスが 1978 年にスタートした。第二世代となるとディジタル方

式の変調方式が採用され、欧州ではGSM変調方式が 1992 年に、日本では 1993 年に、π/4
シフトQPSKを採用したPDC方式が普及し始め、ほぼ同時にi-modeサービス等がスタート

している。一方、基地局と利用者を結ぶ多元接続方式としては、TDMA(Time-Division 
Multiple-Access)方式から、FDMA(Frequency-Division Multiple-Access)方式に変化し、

さらに現在では、CDMA(Code-Division Multiple-Access)方式が主流となってきている。

CDMA方式でもスペクトルの拡散する帯域幅は、cdmaOneでは比較的狭帯域であったもの

が、全世界の統一方式であるIMT-2000 では、さらに広帯域化されている。 
 システム LSI は、このように電子機器の非常な高性能化をもたらした。しかし、

システム LSI では、アナログとディジタルの両方、および混載された信号処理を行う必要

があり、メモリ、プロセッサも内蔵していることから、その設計において、問題点も数多

く含んでいる。 
 システムLSIにおける最も大きな課題は、アナログ回路設計である [9]。なぜなら

ば、アナログ回路にはLSIの高性能化の基本則であるスケーリング則が、適用できないから

である。すなわち、プロセス微細化が、アナログ回路の高性能化にはほとんど寄与しない。

逆に電源電圧の低下、リーク電流の増加、相対精度の劣化等の現象により、アナログ回路

の性能を劣化させる恐れまで懸念される。 
 従って、アナログ回路を含む信号処理ブロックは、微細化とは別の施策により高性

能化される必要がある。また、フィルタ処理を含むアナログ回路、および精度の必要なブ

ロックを含むアナログ回路は、それぞれ、フィルタの時定数や、素子の相対精度によって
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回路面積が決定されるため、プロセス微細化によっても回路面積を縮小できないという問

題点がある。 

 

図 1-1- 3 微細化プロセスとシステム LSI の回路構成割合 

図 1-1- 3 に、あるシステムLSIに微細化プロセスを応用した場合の、LSIの回路構

成割合を示す。0.35umCMOSプロセスを用いた場合には、アナログ回路の割合は 20%前後

であるが、0.13umCMOSプロセスを用いた場合には、50%前後の割合となる。すなわち、

アナログ回路の小面積化を考えない場合には、システムLSIは微細化による恩恵を得られな

いという結果をもたらす。 
PLL はそれ自体が、アナログ信号とディジタル信号を扱うアナデジ混載の信号処

理回路であり、位相信号に対して低域通過フィルタ特性を示す。すなわち、上述したアナ

ログ回路の特性を備えており、高性能化には微細化以外の手法を用いる必要がある。 
 また、PLL は、システム LSI 上でも、幅広く使用される。アナログ信号処理では、

無線通信用の周波数シンセサイザとして用いられ、光ディスクシステムでは、ディスクか

ら読み出された信号の再生回路として用いられ、プロセッサの同期クロック生成や、異種

システム間の同期にも用いられる。すなわち、PLL はシステム LSI 上で、全ての機能ブロ

ックの性能に関与する。また、アナログ信号処理を含んでいるにもかかわらずディジタル

回路中でも多用される運命にある。すなわち、ディジタル環境の中での高性能化という難

しい課題を克服する必要がある。つまり、システム LSI 中で最も重要な回路であり、さら

に高性能化が難しい回路である。 従って、この PLL の高性能化に取り組む意義は非常に

大きい。 
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図 1-1- 4 PLL の分類および高性能化の傾向と本論文の章立ての関係 

本論文の主目的は、システム LSI 中に使用される PLL の高性能化課題を、分類整

理し、課題に対する効果的な解決策を与えることにある。 
そこで、本論文では、図 1-1- 4 に示すように、システムLSIで使用されるPLLを、

無線通信用PLL、同期確立用PLL、ディスクシステム用データ再生PLLと分類し、それぞ

れの回路形式の高性能化に取り組み、幾つかの新規PLL回路およびその設計手法を提案し、

その効果を回路試作と評価によって実証している。また、回路形式だけでなく、PLLの制

御手法の高性能化に関しても幾つかの制御手法を提案、回路試作し、その効果を実証して

いる。それぞれの取り組みに対しては、図 1-1- 4 に示すように、各章にて詳述するが、こ

こでは、各章の内容を端的に紹介したい。 
通信に用いられる周波数シンセサイザでは、利用者数を拡大するために、できる

だけ細かい周波数変化を高速で実現する必要がある。もちろん、位相ノイズ特性は一定レ

ベル以下を達成する必要がある。PLLの周波数ステップの細かさと、周波数応答の速さは

トレードオフの関係があり、これらを克服するためにΔΣ変調分周器を用いた分数分周シ

ンセサイザが開発されている [10]。しかし、システムLSI上では、圧膜配線などの特殊プロ

セスは、コストアップにつながるため、使用することができない。そのため、圧膜配線が

必要な、低位相ノイズ特性を持ったLC発振回路を構成することができない。従って、位相

ノイズ特性に劣るインバータチェーン発振回路などを用いて、通信システムに適するPLL
を製作できる技術を、新たに開発する必要がある。本論文では、第６章において、新規の

PLLループバンド幅制御方式を提案し、位相ノイズ特性を最小化したシンセサイザを実現
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した。 
次に、システム LSI 中で用いられる同期確立用 PLL では、システムクロックのデ

スキュー対策のため、数多くの PLL がシステム LSI 中で用いられることが予想される。 

     

(a)バイアス源を独立させた場合     (b)個々にバイアス回路を持つ場合 
 

図 1-1- 5 デスキューシステムに不適切な PLL 回路の使用例 
 

例えば、図 1-1- 5(a)に示すように、バイアス源を独立させて個々のPLL回路にバ

イアス電圧を供給したりすれば、バイアス配線にディジタル回路からのクロストークが重

畳されやすく、PLLのジッタ増加の原因となる。また、図(b)に示すように、PLL個々に基

準バイアス源を持つ方法では、回路規模の増大を招いてしまう。この場合の最適な方法は、

図 1-1- 6 に示すように、PLLをアダプティブバイアス化し、基準バイアス源が不要な構成

とすることである [11]。 

 
図 1-1- 6 プロセッサに適切な PLL 回路の構成例 

 
本論文では、第３章および 第４章において、PLLの小型化とアダプティブバイア

ス化に対する取り組みを扱っている。具体的には、幾つかの新規PLL小面積化回路、およ

び新規アダプティブバイアスPLLを提案し、その設計法を提案し、PLLの回路規模を従来
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の 1/2 から 1/5 に縮小している。PLL回路は実際に試作と評価を行いその効果を実証してい

る。 
光ディスクの信号再生システムも、急速な高性能化を要求される分野である。 

  
  (a)光ディスクの再生速度の変遷   (b)動作モードと PLL 発振周波数範囲 

図 1-1- 7 光ディスクの再生速度の変遷とその動作モードと PLL 発振周波数の関係 

 図 1-1- 7(a)に、光ディスクの再生速度の変遷を示し、図(b)に光ディスクの動作モ

ードとPLL発振周波数の関係を示す。1985 年に登場した光ディスクは、2000 年には、登場

時の 40 倍の動作速度となり、現在では、CDの 64 倍の動作速度(DVDで 16 倍速)を実現し

ている。 
光ディスクでは、ディスクの内外周で、データの読み出し速度が異なるため、PLL

の発振周波数を 3.4 倍程度の範囲で可変にする必要がある。従って、データの読み出し速度

に応じて PLL のバンド幅が最適になるように制御しなければならない。従って、前述した

アダプティブバイアス化が有効である。また、データ再生 PLL では、位相周波数比較器が

使用できないため、周波数の引き込みレンジの安定化と拡大も必要である。本論文では、

光ディスク用データ再生 PLL に対し、新規の位相比較方式、周波数引き込み回路、ジッタ

検出回路等を提案し、回路試作と評価によりその効果を実証し、光ディスク用データ再生

PLL の高性能化を達成している。 
システム LSI に組み込まれたことにより、PLL やその他アナログ回路は、アナロ

グ回路の側面を持つことが非常なデメリットをもたらした。しかし、逆に考えれば、シス

テム LSI 中では、ディジタル回路は使い放題であるわけである。従って、ディジタル制御

を利用してアナログ回路の性能を維持、あるいは高性能化するという考えは、システム LSI
に搭載されるアナログ回路の、高性能化の方針としては、理にかなったものである。 
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PLL

Digital

 

 図 1-1- 8 システム LSI 中の PLL が受けるノイズとノイズ解析に必要な情報 
 

また、ディジタル制御を行うことにより、従来では不可能であったあらたな PLL
の高性能化への道が開拓される。その例は、ノイズが PLL に及ぼす影響を最小化可能なシ

ステムの開発である。 
図 1-1- 8 にシステムLSI中のPLLが受けるノイズの影響と、その解析に必要な情報

を示す。システムLSIでは、PLLは大規模なディジタル回路と混載されるため、電源ライン

や基板を通してディジタルノイズの影響を受ける。これら、基板ノイズあるいは電源ノイ

ズの解析には、基板のノイズ伝達モデル、電源ラインのインピーダンス情報、パッケージ

の接続情報、ボードのインピーダンス情報等が必要となる。これらの正確な情報を、シス

テムLSIの設計前に入手するのは、現実的にはかなり難しい。従って、PLLは、システムLSI
に組み込まれた後に、不慮のノイズからの影響を受ける可能性がある。また、現在のPLL
は、温度変化や、経年劣化等の影響に対して、最適な特性を示すようには、設計されてい

ないことも事実である。従って、本論文では、第５章に示すように、PLLの位相ジッタを

検出し、PLLの応答パラメータを適宜制御して、常に最適なジッタ特性をPLLに与える自

律制御手法を提案し、実験によってその効果を明らかにしている。 
最後に、本論文では、位相比較器とループフィルタのディジタル化、およびVCO

のディジタル制御化によって、先に挙げたシステムLSIに用いられるPLL回路が統合される

場合を推定し、その場合に生じる課題に対する幾つかの解決策を提案している [12]。また、

PLLのディジタル化の最大の課題が、VCOの発生する位相解像度の高分解能化であること

から、VCO出力位相の高分解能化にも取り組み、新規回路を提案および試作し、その効果

を実証している。 
 すなわち、本論文では、システム LSI 中に用いられる３種類の PLL 回路に対し、 
新規回路とその設計手法をそれぞれに提案し、高性能化の効果を LSI 試作と評価によって

実証している。また、次世代の PLL 回路候補であるディジタル位相比較器とディジタルル

ープフィルタを持つ PLL では、VCO 位相分解能の向上が高性能化のキーポイントである。
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本研究では、高分解能化に対する取り組みとして、新規の高位相分解能を発生する VCO 回

路を提案しその効果を実証している。 
 

１-２. システム LSI に用いられる位相同期回路 

 
システム LSI用位相同期回路の高性能化に取り組むために本節では、システム LSI

に用いられる位相同期回路の分類と、システム LSI に位相同期回路を用いる場合に要求さ

れる性能を分類する。さらに、分類された要求性能の中から、各位相同期回路に共通する

ものを抽出する。本論文では、各位相同期回路において、共通して、性能向上が要求され

る特性について、その性能向上の具体的手法を論じていく。また、位相同期回路が、シス

テム LSI 中で、最終的にどのような回路構成で実現されることが望ましいかを論じ、現在

の PLL の発展系として幾つかの PLL の構成を提案している。 
システムLSIに用いられる位相同期回路の種類と、それらに要求される高性能化仕

様を 図 1-2- 1 に示す。 

 
 

図 1-2- 1 システム LSI に用いられる位相同期回路と要求される高性能化仕様 

 図 1-2- 1 に示すように、システムLSIに用いられる位相同期回路は、大きく３種類

に分類される。すなわち、クロック生成PLL、シンセサイザPLLおよびクロック再生PLL
である。これらPLLは、応用分野と要求される性能が大きくことなるため、通常はPLLで
あっても、同じ回路形式で実現されることはない。 
 システム LSI 用位相同期回路の種類と、それらに要求される仕様について、以下

に簡単に説明する。 
 
{クロック生成用 PLL} 
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システムLSIでは、内部ロジック回路を駆動するために、高速クロックを必要とす

る。ボード上で、高速クロックを伝達することは、消費電力や配線によるクロック信号の

反射の影響が大きいことから、避けるべき事項である。従って、ボード上から低速クロッ

クを入力して内部で高速クロックを生成するための、クロック生成用PLLが必須となる。

クロック生成用PLLに要求される高性能化事項は、第一にロジック回路のセットアップホ

ールドマージンをできるだけ大きく確保するための低ジッタの実現である [13]。また、ク

ロック生成用PLLは、システムLSI中に多数用いられることが多いため、チップコストの増

加要因となりやすく、小型化の要望は非常に強い。さらに、安定した性能発揮のため、プ

ロセス変動や、温度変動に対するロバスト性の向上が必要である。加えて、システムLSI
ではディジタルノイズの影響が大きいため、ノイズ環境下でも、安定したジッタ性能を発

揮できることが望ましい。そこで、入力信号周波数が変化しても、ループバンド幅と入力

信号周波数の比、およびダンピングファクタが一定となるアダプティブ化されたPLLが必

要となる。PLLをアダプティブ化することにより、PLLは自己バイアス駆動にできる [14]。
従って、バイアス回路が不要となり、チップ内部を、アナログ信号線が縦断することがな

くなる。従って、アダプティブバイアス技術は、ディジタルリッチなLSI、すなわち大規模

プロセッサ等のクロック生成や同期技術には不可欠な技術と言える。 
 
{シンセサイザ PLL} 

 
 近年、システムLSI上に無線通信技術が集積されるようになってきている。そこで、

信号の周波数変復調のために、シンセサイザPLLをLSI上に集積することが多くなってきて

いる [15-17]。シンセサイザPLLに要求される仕様は、第一に、周波数変復調の際に近接チ

ャネルとの混信を避けるために位相ノイズの少ない、できるだけ純粋な周波数発振を行う

ことである。また、通信帯域が広帯域化されるに従い、高速な周波数スイッチングに対応

するための応答速度の向上も、必須の課題である。加えて、ロバスト化やノイズ耐性の強

化、小型化等の要求も強い。 
 
{クロック再生 PLL} 
 
 光ディスクや高速I/F等から、データを再生する際には、クロック再生PLL回路を

用いる必要がある [18-20]。クロック再生用に用いられるPLLは、位相比較器の動作や構造

が、先に挙げた、クロック生成PLLやシンセサイザPLLに用いられる位相周波数比較器と

大きく異なり、純粋に位相情報のみを比較する位相比較器を用いる必要がある。従って、

前記２つのPLLに比べて、クロック再生PLLは、引き込み範囲が相対的に狭いため引き込

みレンジの拡大を図る必要がある。また、多少ノイズが重畳された入力であっても、クロ
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ックを確実に再生する必要があり、ビットエラーレートの向上が最大の目的となる。その

ために低ジッタ化、ロバスト化、ノイズ耐性の強化が必要である。さらにコスト削減のた

めに小型化が常に求められている。 
 

１-３. 位相同期回路の高性能化 

 
図 1-2- 1 に示した、システムLSI用位相同期回路に要求される共通仕様を抜き出す

と、まず小型化の要求が共通していることがわかる。従って、本論文では、最初にPLLの
小型化に対する取り組みを述べる。さらに、小型化と平行して、入力信号周波数が変化し

ても、応答性能を一定に保つことのできるアダプティブバイアスPLLへの取り組みを述べ

る [14]。 
本論文では、PLLのアダプティブ化と、小型化を実現するための回路構成として、

２種類のフィルタ形式を論じている。そのうち、従来のスイッチトキャパシタ型フィルタ

を用いたものでは、フィルタの伝達関数が、純粋なアナログ形式のフィルタと異なるため

に、ジッタ性能を悪化させる [21-22]。従って、その影響を解析して緩和手法を提案する。

また、新方式の 3 相SC回路を用いた新しいループフィルタ回路を提案しその設計手法に関

しても議論を行う。 
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図 1-3- 1 に本論文でのPLLの高性能化のための技術アプローチの流れを示す。 
 

 

図 1-3- 1 本論文での PLL の高性能化のための技術アプローチの流れ 

 
 PLＬの小面積化とアダプティブバイアス化はアナログ回路を用いた性能向上手法

である。一方、システムLSI用のPLLの高性能化手法には、ディジタル回路を用いた高性能

化手法も考えられる。すなわち、システムLSIにPLL回路を搭載することによる唯一の利点

は、ディジタル回路が豊富に使用できる点にある。このディジタル回路を利用してPLLの
高性能化を実施するアプローチ手法である。図 1-3- 2 に、システムLSIにアナログ回路を搭

載した場合の、システムとしての発達の歴史を示す－。 
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図 1-3- 2 システム LSI 上のアナデジ回路の発達の歴史 

 システムLSIに搭載されたアナログ回路は、当初は単にディジタル回路中にアナロ

グ回路が埋め込まれただけのもので、その制御手法もCMOSフィルタのMaster-Slave制御

に見られるような、アナログ回路がアナログ回路を制御する古典的な制御方式を採用する

ものが大半であった [23]。次に登場したのは、光ディスクやハードディスクからの信号再

生に利用されるPRMLシステムに見られるように、フロントエンドはアナログ回路で構成

され、ＡＤ変換器によってディジタル信号に変換された位相信号から、位相情報等を抽出

して、アナログ回路にフィードバックするアナデジフィードバック方式である [7,24]。この

方式の登場により、制御方式には現代制御理論が採用できるようになった。さらに、非線

形信号処理等も容易に行えるようになり、アナログ回路の調整精度もディジタル回路、す

なわちＡＤ変換器の検出精度まで向上された。最近では、ディジタル回路をアナログ回路

の制御に積極的に応用すべく、アナログ回路の状態を逐次検出し、常に最適の状態に保っ

て制御するバックグランド制御方式が、パイプラインＡＤＣの自動補正制御などに応用さ

れ始めている [25-26]。位相同期回路の高性能化も、このような流れに沿って行われること

が好ましい。すなわち、ディジタル回路との混載を、単にディジタルノイズが増加し、ア

ナログ特性に悪影響を与えると、マイナスに考えるのではなく、積極的にディジタル制御

を活用して、位相同期回路の高性能化に役立てることが必要である。 
 本論文ではこのような方針から、論文の後半では、積極的にディジタル回路を応用

することによる位相同期回路の高性能化について論じる。まず、最初はデータ抽出回路の

新規位相比較方式を提案し、回路性能のロバスト化を行っている。さらに、新規の周波数
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引き込み方式を提案し、周波数引き込みレンジの大幅な向上を達成している。次に、デー

タ抽出 PLL および、クロック生成 PLL 用の位相同期回路のバックグランド制御方式を提

案し、与えられた環境下で常に最小のジッタで動作する、位相同期回路の制御システムを

実現している。また、周波数シンセサイザの高性能化のアプローチとしては、ディジタル

制御とアナログ制御を応用したバンド幅制御方式を提案し、周波数シンセサイザの位相特

性を安定させることにより、位相ノイズ特性の向上を実現している。これらの制御方式を

実現することにより、いかなる効果が達成されるかを以下に述べる。 
 現在のシステム LSI に用いられるアナログ回路は、非常に短期的な開発が求めら

れている。また、最先端微細プロセスでの設計となると、アナログ回路設計に必須な、ト

ランジスタの相対ばらつき等のデータも、十分に得られるわけではない。さらに、トラン

ジスタ特性の経時変化にいたっては、全く情報の無い中で設計を行う必要がある。このよ

うな環境化でも、高性能で、かつ十分に民生機器としての使用と生産に耐えうる低故障率

のアナログ回路を、迅速に提供することが設計者に求められている。 
 従って、プロセス依存性が少なく、容易にプロセス展開が可能であり、さらにロバ

スト性を向上させ、不測の使用環境の変化にも自律的に対応して、最適性能を発揮するよ

うな回路を実現することが求められる。本論文はまさに、このようなアナログ回路の一例

として位相同期回路を扱い、その高性能化について論じているわけである。 
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１-４. 位相同期回路の統一アーキテクチャ 

 
 PLL回路は、１-２節で述べたように、大別して３種類に分類され、そのアーキテ

クチャも３者で大きく異なる。PLLのアーキテクチャを統一することは、設計の簡単化、

設計資産の再利用を促進することができ、システムLSI設計に大きく貢献する。 
 PLL のアーキテクチャを統一する条件は、これまでの PLL の高性能化のアプロー

チも、統一アーキテクチャ上で容易に実現できることである。すなわち、アダプティブバ

イアス化、小面積化、自律制御等の機能が実現できなければならない。 
 

  
 

(a) アダプティブ化          (b)フィルタの SCF 化 

図 1-4- 1 PLL のアーキテクチャの進歩 

図 1-4- 1 にPLLのアーキテクチャの第一段階の進歩を示す。図 1-4- 1(a)に示すよ

うに、PLLでは、VCOのバイアス電流値によって、チャージポンプのバイアス電流、およ

びフィルタの抵抗値を調整することにより、PLLのループバンド幅と入力信号周波数の比、

および応答ダンピング特性を一定とすることが可能となる。フィルタは、さらに 図 1-4- 1(b)
に示すように、スイッチトキャパシタフィルタとすることにより、チャージポンプ電流の

値に比例してフィルタ面積を削減することが可能となり、フィルタの小面積化を達成する

ことができる。スイッチトキャパシタフィルタの駆動クロック周期を、入力信号周期と一

致させれば、フィルタのカットオフ周波数は、入力信号周波数に比例するので、PLLのア

ダプティブ化が同時に実現される。また、この場合にアダプティブ化の範囲は、図 1-4- 1(a)
に示したものより一般的に広範囲となる。 
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図 1-4- 2 ディジタル化された PLL のアーキテクチャ 

 図 1-4- 1 (b)では、PLLのフィルタがスイッチトキャパシタ回路によって実現され

たが、これは離散フィルタであるので、原理的に、ディジタルフィルタに置換することが

可能である。図 1-4- 2 に、ループフィルタをディジタル化した場合のPLLのアーキテクチ

ャを示す。 
 位相比較器は、多ビットのディジタル出力が可能である必要があり、VCO もディ

ジタルコードで制御する必要がある。従って、新規回路技術の開発が必要である。PLL が

ディジタル化された場合の利点を以下にまとめる。 
 
1. PLL のアダプティブバイアス化が可能 
2. フィルタへの基板ノイズ、電源ノイズの影響を排除可能 
3. 非線形制御が容易に可能 
4. クロック抽出とクロック生成 PLL のアークテクチャを統一可能 
5. ディジタル化により、論理合成ツールによる設計が可能 
6. ディジタル回路の微細化に伴い回路規模も同時に縮小可能 

（スケーリング則の適用が可能） 
 

これらの利点を得る代わりに、位相比較器や VCO において量子化ノイズが発生する。 
しかし、量子化ノイズは事前にその量を把握できるため、取り扱いが容易であり、PLL と

しても、設計が容易になると考えられる。 
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(a) 従来回路への応用        (b)ディジタル PLL への応用 

 

図 1-4- 3 自律制御システムの PLL への応用 

ディジタルPLLは、ディジタル制御であるので、図 1-4- 3 (a)に示すように自律制

御システムの応用も容易である。すなわち、従来回路に自律制御システムを応用しようと

した場合、複数のDA変換器等を用意する必要がある。図 1-4- 3 (b)に示すように、PLLをデ

ィジタル化した場合には、DA変換器等を必要とせず、直接ディジタル制御が可能であるた

め、回路規模が削減できる。 
以上、概説したように、位相同期回路の統一されたアーキテクチャとしては、ディジタル

PLL が有力な候補である。本論文では、第８章で、ディジタル PLL の基本構成、回路性能

の解析、新規位相比較器のアーキテクチャについて論じる。ディジタル PLL のアーキテク

チャはすでに、さまざまな回路が提案されている。 しかしながら、ディジタル PLL の高

性能化に最も有効な手段は、VCO 回路から出力される位相を高分解能化することにある。

従って、第８章においてさらに、ディジタル PLL に応用可能な、高精度位相出力が可能な

VCO 回路の開発について、特に論じている。 
 

１-５. まとめ 

 
 以上、本章では、システム LSI 用位相同期回路の高性能化への取り組みの概要を

述べた。はじめに、システム LSI に用いられる位相同期回路の種類と、それらに要求され

る高性能化項目を抽出することにより、本論文で取り上げるべき高性能化項目を明らかに

した。 
すなわち、 
 

１．フィルタの小面積化（第３章） 
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２．応答特性のアダプティブバイアス化（第４章） 
 

３．応答パラメータの自律制御（第５章） 
 
４．ループバンド幅制御（第６章） 
 
５．ロバスト化（第７章） 
 
６．ディジタル化および位相検出の高分解能化（第８章） 

 
等である。 

 
以上の項目に関する取り組みは、上述した本論文の各章にて、詳述する。 
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第２章. 位相同期回路の動作原理 
 
はじめに 
 
 本章では、位相同期回路（ＰＬＬ）の基本的回路と、その動作原理について解説す

る [1]。位相同期回路で最も重要なのは、ＰＬＬの伝達関数特性から導かれる位相ノイズ特

性と、システムLSI等で重要となるジッタ特性である。本章では、PLLの持つ３つの伝達関

数特性の導出方法、それら伝達関数の位相ノイズ特性との関係、および位相ノイズ特性と

ジッタ特性の関係について述べる。 
 

２-１. ＰＬＬブロックとその構成 

 
図 2-1- 1 にPLL回路の構成として、システムLSIで最も一般的に用いられる、チャ

ージポンプ型PLLの回路構成を示す。 

VCO
REF_IN

VCO_IN

VCO_UP

VCO_DOWN

Divider

入力信号

CP

LPF
PFD

 

図 2-1- 1 チャージポンプ型 PLL のブロック図 

図 2-1- 1 に示すように、チャージポンプ型PLLのブロック図は、以下の回路ブロ

ックから構成されている。以下に個々の部品の特徴を説明する。 
PFD:（Phase Frequency Detector）:いわゆる位相周波数比較器と呼ばれるブロックで、入

力信号と Divider からの出力信号の位相差、あるいは周波数差を比較し、その比較結果を出

力する回路である。 
CP:（Charge Pump）:チャージポンプ回路と呼ばれるブロックで、PFD からの出力される

ディジタル信号を、アナログ信号に変換して LPF へ出力する回路である。 
LPF:(Loop Filter):ループフィルタと呼ばれる、PLL を安定させ、位相ノイズ特性を決定す
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るフィルタ回路である。PLL はフィードバックシステムであるので、必ずシステムを安定

させるためのフィルタが必要である。 
VCO:（Voltage Controlled Oscillator）:電圧制御発振器と呼ばれる。VCO は入力信号電圧

よって、発振周波数が変化する発振器である。 PLL は VCO を内蔵することによって、自

身の発振周波数を変化させることができ、入力信号の変化に対して、追随することが可能

である。 
Divider:分周器と呼ばれる回路で、入力信号を分周し、より低周波の信号として出力する回

路である。通常 N 分周器といえば、入力信号の周波数を、1/N にした出力信号を出力する

分周器と定義される。整数分周を行う場合には、PLL の動作中は、分周器は固定の分周比

に制御される。一方、分数分周を可能とするタイプでは、PLL の動作中に、高速で分周比

を変化させることにより、分数分周を実現する。 
 
{位相周波数比較器の回路構成と動作原理} 
 

図 2-1- 2 に、位相周波数比較器の回路構成とブロック記号を、図 2-1- 2 にその状態遷

移図を、それぞれ示す。 

REF_IN

VCO_IN

VCO_UP

VCO_DOWN

REF_IN

VCO_IN

VCO_UP

VCO_DOWN

 
  (a)ブロック記号         (b)回路構成図 

 

図 2-1- 2 周波数位相比較器のブロック記号と内部の回路構成図 

位相周波数比較器は、図 2-1- 2(b)に示すように、Dフリップフロップ２個とNANDゲー

ト１個から構成される [2]。この位相周波数比較器の動作は、図 2-1- 3 に示す状態遷移図を

用いると理解しやすい。 
 

 

図 2-1- 3 周波数位相比較器の状態遷移図 
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位相周波数比較器は、図 2-1- 3 に示すように、３つの状態を有している。すなわ

ち、無出力の状態（NO OUTPUT）と、VCOの周波数を上昇させるためのVCO_UP信号を

出力しているVCO_UP状態、逆にVCOの周波数を下降させるためのVCO_DOWN信号を出

力しているVCO_DOWN状態の３つの状態である。 

 ここで、位相周波数比較器は、信号入力がない場合には、何も出力しないNO OUTPUT
の状態にある。すなわち、図 2-1- 2 (b)の出力は、２つとも”Low”の状態である。NO 

OUTPUTの状態で、どちらかの入力に、立ち上がりエッジのパルスが入力されると、パル

スが入力されたDフリップフロップの出力は、”High”へと変化する。状態遷移でみれば、

REF_INクロックが、VCO_INクロックより先に入力されれば、VCO_UP状態に遷移するこ

とになる。VCO_UP状態になったところで、今度は、VCO_INのクロックが入力されると、

再びNO OUTPUTの状態に戻り、位相比較器は無出力状態となる。図 2-1- 2(b)でみれば、

VCO_INのクロックが入力された時点で、２つの出力が一瞬”High”となり、NANDゲー

トの出力がLowとなって、２つのDフリップフロップをリセットし、出力を”Low”に戻す

わけである。この場合は、REF_INとVCO_INの、２つの入力のタイミング差の分だけ、

VCO_UPパルスが出力されることになる。 

 

図 2-1- 4 位相周波数比較器のタイミングチャート 

図 2-1- 4 に、位相周波数比較器のタイミングチャートを示す。図でわかるように、位

相周波数比較器の出力がリセットされるまでに、NANDゲートの遷移時間と、Dフリッ

プフロップのリセット時間だけ、位相周波数比較器の両方の出力が”High”となってしま

う。この両方の出力がアクティブとなる現象は、デターミンスティックジッタの発生原

因となり、PLLの特性に悪影響を与える。 
次に、位相周波数比較器の、周波数比較器としての特性について解説する。図

2-1- 4 のタイミングチャートを見ると、位相周波数比較器の出力状態は、一定時間に、
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より多く立ち上がりエッジがやって来た方の出力状態に偏ることがわかる。言い換える

と、位相周波数比較器は、最も簡単なアップダウンカウンタと考えることができる。す

なわち、図 2-1- 3 で、REF_INの周波数のほうがVCO_INの周波数より高い場合は、入

力される立ち上がりエッジの数も、REF_INのほうが多くなるので、位相周波数比較器

の出力状態は、VCO_DOWNにいるよりも、VCO_UPの状態にいる割合のほうが高く

なる。すなわち、位相周波数比較器が、２つの入力信号の周波数差を、検出できること

がわかる。 
 

 
(a)線形動作範囲           (b)非線形動作の例 

図 2-1- 5 位相周波数比較器の入出力特性と線形動作範囲と非線形動作例 

 

次に、図 2-1- 5 に、位相周波数比較器の入出力特性を示す。図(a)に線形動作範囲を示

し、図(b)に位相周波数比較器の非線形動作例を、それぞれ示す。図(a)に示すように、位相

周波数比較器は、-2πから 2πまでが線形特性である。また、図(b)のように、非線形動作す

る場合は、入力信号のどちらか一方が、他方の信号が来ない間に、その立ち上がりエッジ

が連続して入力された場合に対応する。すなわち、２つの入力信号に周波数差がある場合

には、必ず周波数差がある方の極性の信号しか出力されなくなることがわかる。従って、

反対側の信号出力がないわけであるから、周波数引き込み能力が非常に大きくなる。 
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{チャージポンプ回路の回路構成} 
 
図 2-1- 6 に、チャージポンプ回路の回路構成例を示す [3]。 
 

    

REF_IN

VCO_IN

VCO_UP

VCO_DOWN

REF_IN

VCO_IN

VCO_UP

VCO_DOWN

 
        (a)電流チャージ型             (b)電圧チャージ型 

 

図 2-1- 6 チャージポンプ回路の種類 

図で示すように、チャージポンプ回路には、電流パルスでフィルタを充放電する

電流チャージ型と、電圧パルスでフィルタを充放電する電圧チャージ型の、２種類が存在

する。近年の LSI では、殆ど 100%が、電流チャージ型チャージポンプ回路を採用している。 
その理由は、電流チャージポンプの方が、充放電での特性を一致させやすく、非

対称性が少ないこと、またスイッチング時にデッドゾーンができにくいことによる。その

ため、チャージポンプ回路はデターミンスティックジッタが発生しにくく、高性能化に有

利である。チャージポンプ回路の役割は、位相周波数比較器が検出した位相差をできるだ

け正確に電流または電圧パルスに変換して、フィルタに充電することである。つまり、で

きるだけ小さな位相差を、正確に比例した微小パルスに変換して、フィルタに伝える必要

がある。 
 

      

位相差

デッドゾーン

電流又は電圧
パルス量

位相差

電流又は電圧
パルス量

 
(a)理想特性             (b)実際の特性 

 

図 2-1- 7 チャージポンプ回路理想特性と実際の特性 
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図 2-1- 7 に、チャージポンプ回路の理想特性と実際の特性を示す。チャージポンプ回路で

は、時として、微小なパルスにチャージポンプ回路が反応できず、出力パルスが発生しな

いデッドゾーンが発生する場合がある。チャージポンプ回路では、できるだけこの状態が

生じないように回路を構成する必要がある。実際においてどのような要因でデッドゾーン

が発生するかを次に説明する。チャージポンプ回路のデッドゾーンは、位相周波数比較器

が出力する微小パルスに、チャージポンプ回路が反応できない場合に発生する。位相比較

器が発生する最小のパルスは、図 2-1- 4 で示したように、位相周波数比較器のリセットま

での一巡遅延時間で決定される。従って、デッドゾーンの発生を防止するには、この一巡

遅延時間が小さくなり過ぎて、チャージポンプ回路が反応しなくならないようにする必要

がある。そのためには、リセットループの中に、わざと遅延素子を挿入して、一巡遅延時

間を大きくする必要がある（図 2-1- 8 参照）[4]。 
 

                     

REF_IN

VCO_IN

VCO_UP

VCO_DOWN

リセットまでの一巡遅延が
最小出力パルス幅を決定する

最小出力パルス幅を大きくする
にはわざと遅延素子を挿入する  

 

図 2-1- 8 チャージポンプ回路のデッドゾーン対策 

チャージポンプ回路は、電流または電圧パルスの充放電を行う。従って、その充

電パルスと放電パルスの量は、正確に一致している必要がある。もし、この充放電パルス

量に誤差が生じた場合に、どのような現象が起こるか次に説明する。位相周波数比較器の

２つの入力の位相差が、ゼロになった場合を仮定する。この場合には、図 2-1- 4 で示した

リセットパルスの分だけ、チャージポンプ回路の充放電スイッチが、ONして充放電パルス

を、同時に出力する。この充放電パルス量に差がなければ、フィルタとの電荷のやり取り

はないので、VCOの制御電圧は変化しない。ところが、パルス量に差がある場合には、位

相周波数比較器が動作するごとに、パルス量の差の分だけ、フィルタに電荷が漏れること

になる。これは、言い換えると、入力信号のエッジが来るたびに、PLLにインパルス入力

があるということである。PLLに連続してインパルス入力があった場合の、位相応答波形
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を 図 2-1- 9 に示す。 

 

図 2-1- 9 連続したインパルス入力に対する PLL の出力位相応答 

図よりわかるように、連続したインパルス入力が、PLL に入力されると、PLL の

位相周波数比較器の２つの信号には、定常的にタイミング差が生じる（定常位相誤差とな

る）。また、位相が入力したインパルス信号の周期で変化し、この微小変化は、PLL の出力

の位相ばらつき（デターミンスティックジッタと呼ばれる）となる。この定常位相誤差と

ジッタ成分の発生は、PLL の特性を劣化させるので、チャージポンプ回路では、充放電パ

ルス誤差が生じないように特に気をつけて設計を行う必要がある。 チャージポンプ回路

は以上説明したように、デッドゾーンを生じないように、位相周波数比較器の最小パルス

幅を調整する必要がある。しかし、あまりパルス幅を大きくすると、今度は充放電パルス

に誤差が生じた場合に大きな誤差信号を生じ、デターミンスティックジッタを大きくする

恐れがあり、トレードオフが存在する。 
 
{ループフィルタの回路構成} 
 

図 2-1- 10 に、ループフィルタの回路構成を示す。システムLSI用のループフィル

タの構成としては、図(a)と(c)に示す２次フィルタと、図(b)と(d)に示す３次フィルタが考え

られる。また、図(c)と(d)に示すような、演算増幅器を用いた能動フィルタと、その他の受

動フィルタを用いる手法が考えられる。能動フィルタを用いた場合には、チャージポンプ

回路の出力を安定させることができるので、チャージポンプ回路の出力電位が大きく変動

するような、広範囲にPLLのロック周波数が変動する場合に有効である。 
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 (a) 受動型 2 次フィルタ                     (ｂ)受動型 3 次フィルタ 

 
 (c)能動型 2 次フィルタ                (d)能動型 3 次フィルタ 

 

図 2-1- 10 チャージポンプ型 PLL に用いられるループフィルタ 

 
図 2-1- 11 に、1 次フィルタを用いた場合と、２次フィルタを用いた場合の、チャ

ージポンプ回路の応答の比較を示す。 
 

 
(a)1 次フィルタの場合        (b)2 次フィルタの場合 

 

図 2-1- 11 1 次フィルタと 2 次フィルタによるループフィルタの応答比較 
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１次フィルタを用いた場合には、図(a)に示すように、フィルタ信号の変化が急峻

であり、VCO の周波数変動が大きくなる。すなわち、この周波数変動が位相変動となり、

PLL にパターンジッタと呼ばれる位相変化を発生させる。一方、2 次フィルタを用いた場

合には、図(b)に示すようにフィルタ信号の変化は、一次フィルタに並列に追加された容量

により平滑化される。従って、周波数変動は一次フィルタに比べて少なくなるためパター

ンジッタを抑えることが可能となる。パターンジッタの抑制効果は、追加する容量が大き

いほど大きくなる。ところが、容量値が大きくなりすぎると、PLL の応答が不安定となる

ためその値には制限がある。 
 3 次フィルタを用いた場合にはさらにパターンジッタの抑制効果は大きくなる [5]。
さらに、３次フィルタを用いた場合にはVCOの低周波領域での位相ノイズが低減する効果

がある。従って、非常に分周比の高いPLLや、位相ノイズが問題となる通信用の周波数シ

ンセサイザには有効な回路構成である。 
 
{VCO の回路構成} 
 

VCO回路の回路構成は、非常に多岐にわたり、その全てを取り上げて説明するの

は、本論文の本質からはずれてしまう。従って、ここではVCO回路の種類を大別して概説

するにとどめる [6]。 
 
VCXO(Voltage Controlled Crystal Oscillator)：水晶発振子を用いた VCO で、発振出力周

波数が温度や電源電圧に依存せず、非常に高精度に安定しており、発振出力周波数の変化

幅が非常に小さい発振器である。この発振器を用いて PLL を構成すると、PLL は初めから

ロックした状態（入力信号と VCXO の周波数差が PLL のロックレンジ内にはじめから納ま

っている状態）で、PLL を起動することが可能となる。従って、PLL の設計は非常に容易

となる。その代わり VCXO は高価であることが多く、コストアップの要因となる。 
 
LC 発振器：L(インダクタ：コイル)と C（キャパシタ：容量）を用いた発振器である。GHz
帯での発振器を構成することが可能で、携帯無線システム等にも用いられる。発振周波数

を決定する L と C の値は温度や電源電圧に対して水晶発振子ほどではないが、比較的安定

しているので、発振出力もかなり安定している。発振周波数は、バラクタなどの可変容量

を用いて調整することが多い。インダクタは LSI 内部に集積することが難しい部品である

が、近年の LSI 技術の発達により内蔵されるケースが多くなってきている。LC 発振器は、

理想的には位相ノイズを極めて小さくすることができる発振回路であるので、低位相ノイ

ズシステムへの応用に適している。 
 
Gm-C 発振器：能動素子で構成されるトランスコンダクタ（電圧電流変換器）と、C（キャ
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パシタ：容量）によって構成される発振器である。この発振器は、基本的には LC 発振器と

同じ働きとなるが、インダクタンスを、コイルで構成する代わりに、トランスコンダクタ

を用いて電子回路で構成して使用する。発振周波数は、トランスコンダクタの電流変換能

率を電気的に変化させることで可変にできる。周波数としては、100MHz 程度の発振まで

実現可能である。 
 
CR発振器：C（キャパシタ：容量）と、R(抵抗)および演算増幅器によって実現される発振

器である。図 2-1- 12 に示すようなウイーンブリッジ発振器や、状態変数型発振器などが基

本回路構成である。低周波の発振器に向いており、３０kHz程度までの発振に使用できる。 
 

R3

R4

R1

C1

C2 R2

 

図 2-1- 12 ウイーンブリッジ発振回路の回路構成例 

インバータチェーン発振器：インバータ素子を複数段接続することで発振器として用いる

ことができる発振器である [7]。インバータ回路に流れ込む電流を制御することで、容易に

発振周波数を可変することが可能である。ノイズ耐性を持たせるために、シュミットトリ

ガ式のインバータを用いる場合もある。インバータチェーン発振器は構成が簡単で使いや

すいが、電源電圧や温度の影響で発振周波数が大きく変動するため、出力周波数の安定化

対策を行う必要があり、種々の回路構成が提案されている。インバータチェーン発振器は、

LC発振器と異なり、原理的に位相ノイズ特性を十分に低くすることができない。従って、

低位相ノイズシステムへの応用は不向きである。 
 
{分周器の回路構成} 
 

分周器は、ディジタル回路で構成されたカウンタである。従って、大別すると非

同期式と同期式に分類される。非同期式ではクロックの伝播遅延が生じるため、PLLの応

答特性に影響する。従って、できるだけ同期式のカウンタ構成で構成することが望ましい。

あるいは、非同期式カウンタの縦続接続構成をとったとしても、図 2-1- 13 に示すように、

最終出力をVCO出力でラッチすることにより、伝播遅延を解消して使用することが必要と

なる。 
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図 2-1- 13 非同期式カウンタの伝播遅延の解消方法 

また、単純にカウンタを縦続構成するのではなく、時間によって分周器の分周数を変化さ

せて分周数の制御を連続的に行える方式が存在する。図 2-1- 14 に、パルススワロー方式の

分周器を持つPLLのブロック図を示す [8]。パルススワロー方式の分周器は、デュアルモジ

ュラスプリスケーラと呼ばれる、分周数をN分周とN+1 分周に切り替え可能な、高速分周

器と、分周器出力で駆動されるパルス (Pカウンタ)スワロー(Sカウンタ)カウンタで構成さ

れる。 

 

図 2-1- 14 パルススワロー方式の分周器を持つ PLL のブロック図 

パルススワロー方式の分周器では、パルスカウンタがPカウントする内のSカウントで、デ

ュアルモジュラスプリスケーラの分周比を、N+1 分周に設定し、残りのP-Sカウントを、N
分周に設定する。従って、入力信号に対する分周比は、図 2-1- 15 に示すように、PN+Sと
なる。 
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図 2-1- 15 パルススワロー方式の分周器のタイミングチャート 

PN+SのSがPNにかかわらず独立に設定できることにより、分周比を、単純にカウ

ンタを従属接続するだけの分周比より、細かく設定できる。パルススワロー方式の分周器

においても、PLLの入力信号周期で見ると、分周器はPN+Sで一定である。しかし、分数分

周を可能とする分周器では、PLLの入力信号毎に分周比を変化させている [9]。図 2-1- 16
に、ΔΣ変調器で、パルススワロー型分周器のカウンタ値を変化させる分周器を持つPLL
のブロック図を示す。 

 

図 2-1- 16 分数分周器を持つ周波数シンセサイザ PLL のブロック図 

図でΔΣ変調器では、パルススワロー分周器の PN+S の P と S を、入力信号毎に

更新する。従って、分周比は、時間毎の分周数の平均値となり、整数値より細かな分数値

をとることができる。分周比を入力信号毎に変化させるため、量子化スイッチングノイズ

が発生する。しかし、分周数変化にΔΣ変調を用いているため、スイッチングノイズ成分

は高周波領域に集中しており、PLL の応答自体がローパスフィルタ特性を持っているので、

PLL の出力位相に現れるスイッチングノイズ成分は、ＰＬＬの応答特性により減衰される。

このスイッチングノイズ成分を、効果的に取り除くためには、PLL の応答周波数を低く抑

える必要がある。しかしながら、PLL の応答周波数を低く設定すると、今度は VCO の位相
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ノイズがPLL出力に現れやすくなるため、PLLの応答周波数はスイッチングノイズと VCO
の位相ノイズを合わせて最低とするように、最適化される必要がある。 
 

２-２. ＰＬＬの伝達関数 

 
本節では、PLLの伝達関数について述べる [1]。PLLの伝達関数は、PLLの位相特

性及びジッタ特性を計算する場合に不可欠である。PLLを線形回路化したブロック図を、

図 2-2-1 に示す。ここでの対象は、チャージポンプ型PLLとする。 

 

図 2-2- 1 チャージポンプ型 PLL の線形システムブロック図 

図で位相周波数比較器とチャージポンプ回路の機能は、引き算器と IP/2πの利得を

持つ増幅器として、それぞれ表現される。ここで Ipは、チャージポンプ回路のチャージ電

流である。 また、ループフィルタの伝達関数は F(s)、VCO の伝達関数は Ko/s で、それぞ

れ表現される。Koは、VCO の入力電圧対発振角周波数の利得を表している。VCO の出力

は周波数であるが、この線形システムでは位相信号を扱う。従って、周波数を位相に変換

するためのラプラス変数の積分演算子 1/s を、VCO の伝達関数とする必要がある。分周器

は、VCO から出力する発振周波数を、1/N に減衰させる。つまり、分周器は VCO のゲイ

ンを 1/N にしていることになる。従って、利得 1/N を持つ減衰器として、ブロック図中に

表現しなければならない。 
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入力信号

分周器

出力信号

出力パルス

2

θi -θo =θe

e

Ip /2
Ip

 
            (a)タイムチャート        (b)電流パルスの平均化 

図 2-2- 2 チャージパルスの平均化 

図 2-2- 2 は、位相周波数比較器とチャージポンプの利得が、なぜIp/2πになるかを

示すための模式図である。位相比較信号として、チャージ電流Ipが位相差θeの期間だけ出

力される。この電流パルスを、クロックの全周期にわたって、連続的に出力されるように

平均化すると出力電流値はIpθe/2πとなる。従って、位相比較器とチャージポンプ回路を合

わせた位相信号の利得は、Ip/2πとして表される。 
PLL の応答特性を記述するためには、次に示すように、３種類の特性を把握する

必要がある。 
 
入力位相変化対出力位相特性（θo(s)/θi(s)）：入力位相が変化した際に、PLL の出力信号の

位相が、どのように追従するかを表す周波数特性である。 
 
入力位相変化対位相誤差特性（θe(s)/θi(s)）：入力位相が変化した際に、PLL の位相周波数

比較器に入力される２つの信号の位相差が、どのように変化するかを示す周波数特性であ

る。 
入力周波数変化対位相誤差特性（θe(s)/Δω(s)）：入力信号の周波数が変化した際に、PLL
の位相周波数比較器に入力される２つの信号の位相差が、どのように変化するかを示す周

波数特性である。 
 

２-２-１.  入力位相変化対出力位相特性の計算： 
 

図 2-2- 1 を用いてθo(s)/θi(s)を計算する。ブロック線図より以下の方程式が求め

られる。 

 
( ( ) ( )) ( )

2 ( )

p o
i o

o

I Ks s F s
N s
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θ θ
π θ

−
=  (2.2.1) 
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式(2.2.1)よりθo(s)/θi(s)を求めると、 
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 ここで、
Ns

KsFI
sG op

π2
)(

)( = を用いている。 

次に、ループフィルタの伝達関数F(s)を、具体的に sCRsF 1)( += とおけば、式(2.2.2)は、 
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となる。ここで、式(2.2.3)を以下のように変形し、その特性を把握しやすい形に変形する。 
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2

2
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θ ω
θ ω
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 (2.2.4) 

ここで、
N

RKI
K op

π2
= および

CR
1

2 =ω と変数を代入している。 

この場合の周波数特性は、以下の 図 2-2-1- 1 に示すように、ローパスフィルタ特性となる。 
 

          

図 2-2-1- 1 PLL の入出力位相応答の周波数特性 
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２-２-２.  入力位相変化対位相誤差特性の計算： 
 
上式で求めたθo(s)/θi(s)に、θo(s)=θi(s)-θe(s)を代入すると、式 (2.2.5)を得ることができ

る。 
 

 
( ) ( )1
( ) ( )

e o

i i

s s
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θ θ
θ θ

= −  (2.2.5) 

 
すなわち、θe(s)/θi(s)は、１より入力位相変化対出力位相特性から、 
θo(s)/θi(s)を引いたものになっている。従ってθe(s)/θi(s)は、 
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と求められる。この場合の周波数特性は、図 2-2-2- 1 に示すように、ハイパスフィルタ特

性となる。 

 

図 2-2-2- 1 PLL の位相誤差応答の周波数特性 

２-２-３. 入力周波数変化対位相誤差特性の計算： 
 
上式(2.2.6)で求めたθe(s)/θi(s)にθi(s)=Δω(s)/sを代入すると 
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となって、結局、入力周波数変化対位相誤差特性は式(2.2.8)で表される。 
 

 2
2

( ) 2
( ) ( ) 2

e

p o

s N s
s I F s K Ns s Ks K

θ π
ω π ω

= =
Δ + + +

 (2.2.8) 

 
式(2.2.8)を周波数特性で表すと、図 2-2-2- 2 のように、周波数ω2からＫの帯域を持つバン

ドパスフィルタ特性となる。 
 

 

図 2-2-2- 2 周波数変動対位相誤差応答の周波数特性 

２-３. 3 次ループおよび 4 次ループ PLL の伝達関数最適化  

 
 以上、２-２-１から ２-２-３節で説明したように、PLLの伝達関数として、３つの

伝達関数が重要でありそれぞれ次の伝達特性になることを示した。 
 

1. 入力位相変化対出力位相特性はローパスフィルタ(LPF)特性を示す。 
2. 入力位相変化対位相誤差特性はハイパスフィルタ(HPF)特性を示す。 
3. 入力周波数変化対位相誤差特性はバンドパスフィルタ(BPF)特性を示す。 
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２-３-１. 2 次ループフィルタ最適化 

 
２-２節では、2 次の伝達関数を持つPLLについて説明した。基本的なPLLのルー

プ特性は１次フィルタを用いて解析すれば十分である。しかし、2 次フィルタはパターンジ

ッタ抑圧を抑圧できるため、より実用的なループフィルタである。フィルタが 2 次の場合

の 3 次ループPLL、およびループフィルタが 3 次となる 4 次ループPLLの伝達関数とその

最適化について、次に説明する。 
 
図 2-3-1- 1 に、3 次ループPLLの伝達関数の最適化手法を示す [10]。 
 

 

図 2-3-1- 1  3 次ループ PLL の最適な周波数特性 

 
図 2-3-1- 2 に示すように、PLLループを分周器出力で開放した開ループ伝達関数

Hopen(ω)を求め、その位相余裕が最大となるように、フィルタ定数を決定する。PLLが３次

の伝達関数となる場合には、図 2-3-1- 1 に示す開ループ伝達関数は、以下の式(2.3.1)で一義

的に決定される。 

 

図 2-3-1- 2 チャージポンプ PLL の設計パラメータ 
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すなわち、3 次ループ PLL の最適な伝達関数は、PLL のループバンド幅(自然各周

波数ωn)と、平滑フィルタ C3と、ループフィルタの主容量 C から求められる容量比パラメ

ータ b(b=1+C/C3)の、２つのパラメータによって、以下の伝達関数で表すことができる。   
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式(2.3.1)はs=jωnにおいて利得が１となり、さらに位相が極大となることが証明で

きる。また、そのときの位相余裕はパラメータbのみによって決定される。どのような回路

構成のPLLであっても伝達関数を式(2.3.1)と同一の伝達関数となるように素子パラメータ

を決定すればPLLの最適化が実現できる。ここで、図 2-3-1- 2 に示すチャージポンプ型PLL
の伝達関数は以下の式で表される。このとき、τ2=CRである。 
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    ここで、式(2.3.1)と式(2.3.2)の伝達関数を一致させることにより、PLLは最適化さ

れる。その際、以下の式(2.3.3)から(2.3.8)の手順を踏むことにより素子パラメータは最適化

される。 
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 ここで、ΦMは、開ループ伝達関数Hopen(s)の位相余裕である。ΦMが決まると、式

(2.3.3)よりζが求まり、式(2.3.4)よりbを求めることができる。PLLの応答周波数ωnは、後

述する位相ノイズの最適化、あるいはジッタ最適化により決定される。従って、ωnは既に

求められているとすれば、式(2.3.5)よりτ2が求められる。すると式(2.3.6)よりKを求める

ことができ、VCOのゲインKoは、回路設計時に既に決定されているので、IpとRを、位相ノ

イズ特性を満足し、かつ回路面積が最小となるように選択する。すなわち、式(2.3.7)と式

(2.3.8)から、全てのPLLのパラメータを計算することが可能である。IpとRの値をどのよう

に組み合わせても、PLLの応答になんら変化は生じない。 
 

２-３-２. 3 次ループフィルタの最適化 

 
３次ループPLLの場合には、その最適化された開ループ伝達関数が、式(2.3.1)で表

されることは、既に ２-３-１節で解説した [8]。それでは、４次ループPLLの場合に、この

ような最適化された伝達関数はどうなるのであろうか？  
残念ながら、現在までに、４次ループPLLの最適な伝達関数を一般化した式は、

見つかっていない。そこで、式(2.3.9)に示す近似式を新たに提案し、最適化を検討する。 

 
2 2

2 2

1
( )

1
n

opt

n n n

b s
H s

s s s b

ω

ω αω ω α

⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠=
⎛ ⎞⎛ ⎞

+ + +⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠⎝ ⎠

 (2.3.9) 

式(2.3.9)では、ωnにおいて開ループゲインが 1 になることは証明されるが、位相

余裕が極大になることはない。実際には、ゲイン交点から位相余裕の頂点は、幾分ずれる。

したがって、式(2.3.9)が妥当な近似式になるかどうかは、頂点がどれくらいずれるかで判別

する。そこで、実際に、位相余裕の頂点が、ωnからどれくらいずれるかを、式(2.3.9)のα

とｂを変化させてプロットした結果を、図 2-3-2- 1 に示す。 
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図 2-3-2- 1 ４次ループ PLL の最適関数の近似式の有効範囲 

 

図 2-3-2- 1 より、ｂの値が変化した場合でも、αの値を選択することにより、誤

差を５％以内に抑えることが、可能であることがわかる。 
 

能動型 3 次フィルタの最適化 

  
次に、式(2.3.9)の伝達関数が、どのようなフィルタ構成で実現できるかを検討する。

最初に、図 2-3-2- 2 に示すような能動フィルタを用いて、３次フィルタを構成する場合に

ついて解析を行う。 
 

 
 

図 2-3-2- 2 能動型３次ループフィルタの回路構成 
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図 2-3-2- 2 に示す回路を用いたPLLの開ループ伝達関数は、式(2.3.10)に示す式と

なる。式(2.3.10)は素子値を選択することにより、式(2.3.9)と一致させることが可能である。

以下に、その素子値の計算手順を示す。 
 

① b とαを選択する。 
② γ=√b+1/α と置換する。 
③ Ipに適当な値を選ぶ。 
④ 以下の等式(2.3.11)を解いてCを求める 
 

 2

2

p o n

C
I K
π γ

ω
=  (2.3.11) 

 
⑤ 次の連立方程式(2.3.12)を解いてτ3=C3Rとτ4=C4R4を求める。 
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⑥ 式(2.3.13)からC3とC4の値を決定する。 
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 (2.3.13) 

 
⑦ 最後に以下の等式(2.3.14)よりR2 の値を決定する。 
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 2
n

bCR
ω

=  (2.3.14) 

以下に、実際に値を代入して計算した例を示す。PLL への入力信号周波数が、

40MHｚであるとし、その 1/40 が PLL の応答周波数となるように（つまり応答周波数は

1MHz）、フィルタの素子値を設計してみる。ここで、分周器の分周数を 16、チャージポン

プ回路のチャージ電流を 50uA、VCO のゲインを 100MHz/V として計算する。 
応答周波数が 1MHz であるので、角周波数で表すと、ωn は 2π×1MHz= 

0.6283185×107 となる。また、VCO と分周器を含めたゲイン Ko は、100×106*2π
/16=0.39269908×108rad/Vsec となる。ここで、b=9、α=15 とするとγ=√b+1/αは 3.067
である。次に手順④より、C の値が 24.27pF と求められる。さらに手順⑤より、時定数τ3

とτ４が計算でき、τ3＝37.0nsec、τ4＝14.9nsec となる。さらに手順⑥と⑦より、

C3=C4=2.7pF、R=13.7kΩ、R4=5.5kΩが計算される。 
最後に、手順⑧より、R2 の値を求めることができ、R2は 19.7 kΩと計算される。

図 2-3-2- 3 に、素子値を代入した能動型３次ループフィルタの回路図を示す。 
 

 
 

図 2-3-2- 3 能動型３次ループフィルタの設計例 

 

受動型 3 次フィルタの最適化 

 
次に、図 2-1- 10 (b)に示すような、受動型の 3 次ループフィルタを用いたPLLの最

適化についても、同様の手法で、素子値の決定を行う。 
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図 2-3-2- 4 受動型３次ループフィルタの回路構成 

 

受動型の 3 次ループフィルタの場合も最適化の手法は能動型フィルタと同じであ

る。すなわち、式(2.3.9)に示す４次ループPLLの最適化（近似値）された伝達関数に一致す

るようにフィルタの素子値を選択する。図 2-3-2- 4 に示す回路を用いた４次ループPLLの
伝達関数Hopen(s)は、以下の式(2.3.15)で表される。 
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 (2.3.15) 
式(2.3.15)は、以下のように変形することが可能である。 
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 (2.3.16) 

 
ここで、A={ 1+b×r3(1+r2) }/( 1+b )、B=r2r3×b/(1+b)、τ=R1×C1、b=1/(r2+r3)、 

r2=C2/C1、r3=C3/C1と置換を行っている。（ただしこの変形では R1=R3を仮定している。） 
この変形した式(2.3.16)を、次の手順で、式(2.3.9)と一致させる。 
 
① b とαを選択する。 
② γ=√b+1/α と置換する。 
③ 分子の項を等しくしてτを計算する。すなわち、τ=√b/ωnよりτを求める。 
④ 次に分母の２次の項より、連立方程式(2.3.17)を計算して、bx,r2とr3を求める。 
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⑤  Ipに適当な値を選ぶ。 
⑥ 次の等式(2.3.18)よりC1を求める。 
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⑦  C2、C3、R1を求める。 
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ここで、能動フィルタの場合と同様に、実際に値を代入して、素子値を計算した

例を示す。ωn=1MHz とし、Ip=50uA と設定する。次に、ここでは b=6,α=20 として設計

を行う。すると、γの値は約 2.45 となり、③よりτの値を求めると、τ=0.39u と計算でき

る。次に、④の連立方程式を解くと、r2=0.121,r3=0.0318 と求められる。Ip=50uA なので、

⑥より C1が 17.17pF と計算でき、⑦より C2、C3、R1を求めると、C2=2.07pF、C3=0.55pF、
R1=22.7KΩと求めることができる。 
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図 2-3-2- 5 受動型３次ループフィルタの回路構成 

すなわち、図 2-3-2- 5 に示すようにフィルタ回路の素子値が決定される。受動型 3
次ループフィルタでは、受動型の構成のために、素子の値は相互に影響しあう。従って、

フィルタの自由度には限界がある。パラメータbやαの値を適切に選ばなければ、手順④で

示した連立方程式の解が虚数となり、フィルタの設計は不可能となる。手順④の連立方程

式の解は２次方程式となり、その判別式Dは、以下の式(2.3.20)に表すことができる。 
 
 2 2 2 2 28 4 4D τ α ω τ αω γ ταω= − − +  (2.3.20) 
 
式(2.3.20)の判別式に、γ=√b+1/αとτ=√b/ωnを代入すれば、判別式D2 として式(2.3.21)
を得る。 

 
3

2 22 4 8 8 4D b b b bα α α
⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠= + − − −  (2.3.21) 

 
判別式 D2 を正とする場合が、フィルタ構成が可能な b とαの組み合わせとなる。 

図 2-3-2- 6 に、フィルタ構成が可能な、bとαの存在範囲を図示する。 
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図 2-3-2- 6  次受動フィルタを構成できるαと b の範囲 
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２-３-３. ループバンド幅の最適化 

 
 PLL のバンド幅は、通常 PLL の位相ノイズ量が最小となるように最適化する必要

がある。位相ノイズの主な発生要因は通常入力端子から入力される入力位相ノイズ、チャ

ージポンプ回路の電流源から出力される電流位相ノイズ、VCO を構成するデバイスから出

力され VCO 出力に重畳される VCO 位相ノイズの３種類がある。ここで、入力位相ノイズ

と電流位相ノイズに対しては、PLL 入力から出力にノイズが伝達されるので、入力位相変

化対出力位相特性（θo(s)/θi(s)）の伝達関数が乗算される。ここで、図 2-3-3- 1 に示すブ

ロック線図より、電流位相ノイズは、チャージポンプ回路のリセットパルス幅をθr、電流

源の出力ノイズを In、チャージポンプ回路の出力電流を Ipで表すと、入力換算で In×θr/IP

となる。 一方、VCO 位相ノイズが、PLL 出力に与える影響に関しては、図 2-3-3- 1 に示

すブロック線図を解析することにより、位相ノイズ伝達特性を解析できる。 

Ip/2π F(s)

1/N

PFD+CP

LPF

VCODivider

1/s Ko

In/2π

Ip/2π F(s)

1/N

PFD+CP LPF

VCODivider

1/s Ko

 
 

(a)入力換算前のノイズ          (b)入力換算後のノイズ 

 

図2-3-3- 1 チャージポンプPLLに各種ノイズが与える影響を解析するためのブロック線図  

図 2-3-3- 1 に示すブロック線図を用いて、VCO位相ノイズθnの、VCO出力スペク

トルへの伝達関数を求める。ブロック線図で、入力位相θiは今回変化しないため、０とす

ることができる。 
従って、θnからθoへの伝達関数を求め、それをN倍すると、VCO出力スペクトル

への伝達関数を求めることができる。ブロック線 図 2-3-3- 1(a)より、以下の式(2.3.22)が成

立する。 
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ここで、θi(s)＝０とおいてθo(s)を求めると以下の式(2.3.23)となる。 
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VCOの位相ノイズはθoをN倍したものなので、式(2.3.24)と計算される。 
 

 
2 ( ) ( )( ) ( )
( ) 2 ( )

n e
o n

p o i

sN s sN s s
I F s K Ns s

π θ θθ θ
π θ

= = ×
+

 (2.3.24) 

 
すなわち、VCO の位相ノイズが、PLL 出力に与える影響は、入力位相変化対位相

誤差特性θe(s)/θi(s)を乗算して解析できることがわかる。 
 

 

(a)入力位相ノイズ          (b)VCO 位相ノイズ     (c)ΔΣ変調分周器の量子化ノイズ 

 

図 2-3-3- 2  PLL のノイズ源のスペクトルと PLL 出力スペクトルの関係 

図 2-3-3- 2 に、PLLのノイズ源のスペクトルと、PLL出力スペクトルの関係を示

す。入力位相ノイズに対しては図(a)に示すように入力位相変化対出力位相特性が乗算され、

VCO位相ノイズに対しては図(b)に示すように、入力位相変化対位相誤差特性がそれぞれ乗

算される。また、ΔΣ変調分周器を用いた場合に発生する量子化ノイズに対しても、図(c)
に示すように、入力位相変化対出力位相特性が乗算される。PLLを、これらの位相ノイズ

に対して最適化するには、PLLのループバンド幅を調整して、各種出力位相ノイズ成分の

総和が最小になるように調整すればよい [1]。 
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図 2-3-3- 3  PLL の電源ノイズに対する PLL の伝達関数の最適化 

次に、電源ノイズ等に関する、PLL の伝達関数の最適化手法について述べる。 
PLLは、電源ノイズ等の、VCOに周波数変動を生じさせるようなノイズに対しては、前述

したように、バンドパス特性を示す。したがって、図 2-3-3- 3 に示すようにVCO回路のPSRR
特性が悪い帯域に、バンドパス特性のピークが存在する必要がある。PLLのループバンド

幅を高くしすぎると、PSRR特性の良くない部分に、ノイズ感度が高い部分が移動するため、

電源ノイズ感度が高くなってしまう。 
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２-４. ＰＬＬにおけるジッタ特性 

 
 PLLの最適化は通常位相ノイズ量が最小になるように周波数特性を決定すること

で行われる。一方で、PLLの特性は、周波数領域でなく、時間領域のジッタ量としても表

現される [11]。従って、これらの特性の関係を明らかにしておく必要がある。 
一般的に、発振器の位相ノイズスペクトルが与えられた場合、その発振器のジッ

タ特性とスペクトルの関係はどのようになるであろうか？ 発振器のジッタ特性は例えば

n サイクルジッタ特性の場合には、図 2-4-1 に示すように n クロック前の位相と現在の位相

の差分として表現される。 
 

( )jS nTe ω−

 
 

図 2-4- 1  n サイクルジッタの定義 

すなわち、発振器から n サイクルジッタへの位相の伝達関数は、1-ejS(ω)nT で表さ

れる。ここで、T は発振器の発振周期、n は何クロック前の位相と差分をとるかを示す。す

なわち、cycle-to-cycle ジッタであれば１となり、100 クロック後のアキュームレーション

ジッタを測定したい場合には、n=100 とする必要がある。また、S(ω)には発振器の位相ノ

イズスペクトルを与える必要がある。 
従って、発振器スペクトルをS(ω)とすれば、位相ジッタに寄与する発振器の位相

ノイズ量Pnは、式(2.4.1)で表される。 
 

 2 2
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( ) (1 )j nT
nP S e dωω ω

∞
−= −∫  (2.4.1)
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図 2-4- 2  Cycle-to-cycle ジッタの計算手法 

図 2-4- 2 に示すように、１-cycle-to-cycleジッタの場合には、周波数 1/(2T)の奇数

倍の周波数に対して感度が最も高い特性を示す。従って、発振器の１-cycle-to-cycleジッタ

に対しては位相ノイズの高周波成分の部分が低周波成分よりも高い感度を持っている。ア

キュームレーション（n-cycle-to-cycle）ジッタのようにnが大きい場合には、周波数スペク

トルは 図 2-4- 3 に示すように低周波成分に対して、感度を持つようになる。 
 

 

 
 

図 2-4- 3  n サイクルジッタ（n=5）の場合の計算手法 

n サイクルジッタが相対ジッタであるのに対し、ピリオドジッタは絶対ばらつきであるので、

cycle-to-cycle ジッタとピリオドジッタには以下の関係がある。 
 

 ピリオドジッタ = cycle-to-cycle ジッタ×(1/2)0.5                   (2.4.2) 
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２-５. まとめ 

 
 以上 第２章では、PLLの各ブロックの動作原理、PLLの伝達特性とその最適化、

およびPLLの位相特性とジッタ特性の関係について解説した。以下に 第２章で得られた知

見をまとめる。 
 
１． PLL（特にチャージポンプ型 PLL）に関して、各ブロックの動作原理を論じた。 
 
２． PLL の特性を決定する３つの主要な伝達関数、入力位相変化対出力位相特性、入

力位相変化対位相誤差特性および入力周波数変化対位相誤差特性の導出法を論じ、それ

らがそれぞれ、低域通過特性、広域通過特性、帯域通過特性を示すことを明らかにした。 
 
３． 上述した、３つの伝達関数と位相ノイズの関係を明らかにし、PLL のノイズに対

する最適化手法を明らかにした。 
 
４． 3 次ループ PLL の最適伝達関数の一般的な形を示し、3 次ループ PLL の最適化手

順を明らかにした。3 次ループ PLL の伝達関数を一般化したことにより、いかなるフ

ィルタの設計も容易となった。 
 
５． 4 次ループ PLL の伝達関数の最適伝達関数の近似式を提案し、能動フィルタ、お

よび受動フィルタを用いた 4 次ループ PLL の簡易設計手法を明らかにした。本手法を

用いれば、いかなる回路形式のループフィルタを用いても、最適化近似された PLL の

伝達関数と一致させることにより容易に回路設計を行える。 
 
６． PLL の周波数領域での位相ノイズ特性と、時間領域でのジッタ特性の関係を、 

1-ejωnTの窓関数を用いることで、わかりやすい形で明らかにした。 
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第３章. フィルタの小面積化 
 
はじめに 
 

本節ではPLLのフィルタの小面積化に対する取り組みについて述べる。近年、シ

ステムLSIに用いられるPLLでは位相比較器は、通常ディジタル回路を用いたサンプリング

型が用いられる。従って、PLLはディジタル回路の性格を有する。すなわち、その実現で

きる応答は、位相比較器のサンプリング間隔で実現できる周波数に限定される [1-3]。図 3-1
に、その概念図を示す。 
 

 
(a)入力周波数が高い場合     (b)入力周波数が遅い場合 

 
図 3-1 PLL の位相比較器のサンプリング間隔と応答周波数の関係 

 
図 3-1 に示したように、PLL の応答周波数が、入力クロック周波数に比べて遅い

場合には、PLL 応答周期の間に、位相比較器のサンプリングポイントが十分存在し、PLL
の応答が、アナログ回路と同様の波形として再現される。ところが、PLL の応答周波数が、

入力クロック周波数に近づいてくると、PLL 応答周期の間に、位相比較器のサンプリング

ポイントが、十分存在しなくなる。すると、PLL の応答はアナログ的な応答からずれてし

まう。このような場合には、PLL の応答は収束せず、リプルを含むものとなり、発振状態

のようになる。 
理論的には、PLLの応答周波数は入力クロックの約 1/10 以下に設定しなければな

らない [1]。従って、入力信号周波数が遅い場合には、PLLの応答周波数もそれに比例し、

必然的に遅くなる。つまり、フィルタ時定数も大きくなりフィルタを構成する容量素子の

容量値も大きくなってしまう。PLLの容量素子が大きくなると、システムLSIの製造コスト
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を押し上げる要因となる。この問題は、DVDのシステムLSI等には極めて大きな問題となる。 
 また、DVD等のシステムLSIでは、LSIの動作に様々なモードがあり、それぞれの

モードで、PLLに入力される信号周波数は大きく異なる。また、DVD等のディスクシステ

ムでは、ディスクの外周と内周で、入力周波数が約３倍程度、連続的に変化する [4]。 従

って、PLLは入力周波数に対して、最適な応答を保つように、その応答周波数を変化させ

ることが望ましい。本節では、これらの課題に対する取り組みを以下に述べる。 
 

３-１. 小面積フィルタ実現へのアプローチ 

 
３-１-１. PLL フィルタの等価変換原理 

 
 PLLで、最も面積コストを占めるのはフィルタである。フィルタ部の考察を行う

上で基本となるフィルタ構成は 図 3-1-1- 1 に示す、PLLの一次フィルタである。 
 

 

 

図 3-1-1- 1  PLL の一次フィルタ 

 
 図 3-1-1- 1 において、抵抗には急峻な電圧変化がかかるので、抵抗の役割は周波

数応答において位相応答に対する比例項となる。また、容量は積分項となり、PLLの応答

時定数を決定する。図 3-1-1- 1 に示す一次フィルタを用いた場合には、フィルタにチャー

ジポンプ回路を用いて充放電する際に、図 3-1-1- 2 に示すような、急峻なフィルタ電圧の

変化を引き起こす。従って、充放電期間において、VCO発振周波数が急激に変化して、パ

ターンジッタの原因となる。従って通常は、図 3-1-1- 3 に示すように、パターンジッタを

緩和するために、一次フィルタに並列に平滑フィルタを挿入して、2 次フィルタとして用い

ることが一般的である。 
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図 3-1-1- 2 一次フィルタを用いた場合のフィルタ出力の応答 

 PLLの 2 次フィルタの応答は、図 3-1-1- 4 に示すように、図 3-1-1- 2 に比較して

緩やかとなり、パターンジッタが緩和される。 
 

 
 

図 3-1-1- 3  PLL の 2 次フィルタの構成 

 

図 3-1-1- 4  2 次フィルタを用いた場合のフィルタ出力の応答 
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PLLの 2 次フィルタは、通常は、図 3-1-1- 3 に示す構成で、用いられることが多

いが、図 3-1-1- 5 (b)に示すフィルタを用いても、同じ応答を持つフィルタが構成できる。 

 
 

図 3-1-1- 5  2 次フィルタの等価変換 

等価変換のための変換式を、以下に示す。 
 
 3x xC C C+ =  (3.1.1) 

 

 3 3
3

( )x x x

x

C C C C
C
+

=  (3.1.2) 

 
2

2
3( )

x x

x x

R C R
C C

=
+

 (3.1.3) 

     
図 3-1-1- 6 に、PLLのフィルタが一定のループバンド幅とダンピングファクタを

持つとした場合に、チャージポンプ回路のチャージ電流とループフィルタを構成する抵抗

および容量のそれぞれの素子値の関係について示す。 
図 3-1-1- 6 に示すように、抵抗素子の抵抗値とチャージ電流は反比例、容量素子

の容量値とチャージ電流の関係は比例関係となる。すなわち、チャージ電流をα倍すると、

容量値はα倍、抵抗値は 1/α倍した値が最適値となる。 
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図 3-1-1- 6 ループフィルタの等価変換 

 
 従って、通常のループフィルタでは、チャージ電流の増減により、容量と抵抗のど

ちらかの素子値が大きくなってしまう。すなわち、容量が小さくなり、抵抗が大きくなっ

た場合には、抵抗の発生する熱雑音が、PLL の位相ノイズ特性やジッタ特性を劣化させて

しまうため、フィルタの小面積化には限界がある。 
 

３-１-２. 小面積 PLL フィルタ手法(2CP 方式) 

 
 ３-１-１節で示したように、一般に用いられているフィルタでは、チャージポンプ

電流に対して容量と抵抗値の間にトレードオフが存在し、フィルタの小面積化を妨げてい

る。従って、フィルタパラメータの自由度を増やし容量と抵抗が独立にパラメータ決定を

行えるようにする手法が考えられる。すなわち、抵抗には大きなチャージポンプ電流を与

え、容量には小さなチャージポンプ電流を与えることにより、容量のみを小さくすること

が可能である。この概念は 図 3-1-2- 1(a)や(b)に示すように、チャージポンプ回路を２つ使

用し、抵抗と容量に与えるチャージ電流を変化させることができれば実現できる。その際

には、従来のPLL２次フィルタの構成よりも 図 3-1-1- 5 に示す 2 次フィルタ構成のほうが

従来の伝達関数と等価な伝達関数を実現できる [5]。 
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Ip

R

C/10

C3

9Ip/10

Ip/10

R

C/10

C3

9Ip/10

 
(a)容量削減フィルタ 1             (b)容量削減フィルタ 2 
 

図 3-1-2- 1 容量削減フィルタの回路構成 

図 3-1-2- 1 に示すフィルタの伝達関数は、従来のフィルタの伝達関数と等価にす

ることが可能である。この例では、フィルタ容量を従来の 1/10 に削減しているが、チャー

ジポンプ電流を調整することにより削減比も可変可能である。しかしながら、平滑フィル

タの容量は削減されないので、平滑フィルタの容量と主容量の容量値が一致する程度の削

減比が妥当であると考えられる。図 3-1-2- 1 (b)に示す容量削減フィルタの場合は、定常状

態において抵抗の上端の電圧が接地電圧に近くなると考えられるので、チャージポンプ回

路の出力電圧も接地電圧に近くなり、充放電動作が不安定になると考えられる。従って、図

3-1-2- 2 に示すように、電流源とMOS抵抗で、簡易的なバッファ回路を作り、抵抗の上端

の電位を、回路が動作しやすい電圧に設定することにより、充放電動作を安定化させる [6]。 

 

図 3-1-2- 2 容量削減フィルタの改良 

 
 PLLのフィルタの応答は図 3-1-1- 1に示すとおり、比例項と積分項の加算である。
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また、図 3-1-1- 5 に示すように、パターンジッタ低減のため、比例項に並列に平滑フィル

タを挿入している。従って、図 3-1-1- 1 に示すように、直列に比例項と積分項を加算する

のでなく、演算増幅器等の加算器を用いて加算しても良い。すなわち、図 3-1-2- 3 のよう

な、フィルタ構成をとってもかまわない。 
 

積分項

比例項 R C3

C

 

図 3-1-2- 3 並列型の PLL フィルタ構成 

図 3-1-2- 3 の加算器を具体的した構成を 図 3-1-2- 4 に示す。NMOSトランジスタ

を用いて電流加算することにより、フィルタ出力を簡単に加算することが可能である。 

 
 

図 3-1-2- 4 並列型の PLL フィルタ構成(加算器の具体的な構成) 

 
図 3-1-2- 4 に示すフィルタの場合、比例項を構成する信号の伝達パスがオフセッ

トバイアスを生じるので、ダイナミックレンジを損なう恐れがある。また、NMOSトラン

ジスタは非線形であるので、バイアス条件によって加算係数が異なり、伝達関数が安定し

ないという恐れもある。そこで、図 3-1-2- 5 に示すように、オフセットバイアスを生じな
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い回路構成をとることもできる。 
 

 
 

図 3-1-2- 5 オフセットバイアスを生じない PLL フィルタ構成 

 
図 3-1-1- 6 に示す従来のPLLフィルタ伝達関数を、Forg(s)とし以下に示す。 

 
   

 

3x
x x

x

3x x
x x

3x x

C(1 )(sC R 1)
C( ) C CsC (sR 1)

(C C )

org inxF s I
+ +

= ×
+

+

 (3.1.4) 

 
式(3.1.4)には、識別のためのサフィックスxを付加することとする。一方、図 3-1-2- 5 に示

すフィルタの伝達関数をFs1(s)とすれば、以下の式で表される。 
 

 1
3

(sCR 1)( )
sC(sC R 1)s inF s I +

= ×
+

 (3.1.5) 

  
式(3.1.4)と式(3.1.5)を等価にするためには、式(3.1.6)の変換を行えばよい。 
 

 
3 3x x 3x x

in inx 3x x

/( )
(1 / )

X

X

R R
C C
C C C C C
I I C C

=⎧
⎪ =⎪
⎨ = +⎪
⎪ = +⎩

 (3.1.6) 

 
さらに、図 3-1-2- 5 から 図 3-1-2- 3 に示すフィルタへの変換法を以下に示す。 
図 3-1-2- 3 に示すフィルタの伝達関数は、次の式(3.1.7)に示すとおりである。 
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 3
2

3

(s(C C )R 1)( )
sC(sC R 1)s inF s I + +

= ×
+

 (3.1.7) 

 
式(3.1.5)で示す 図 3-1-2- 5 の伝達関数Fs1(s)に、サフィックスxを付加し、式(3.1.7)

への等価変換を考える。この場合、変換パラメータは一意には決定されない。式(3.1.7)のR
を任意のRfとした場合、変換式は以下のように決定される。 
  

              

3

3 3X

3
in inx
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( )

f

X
X X

f

X

f

X X X

X f

R R

RC C C
R

RC C
R

C C RI I
C R

=⎧
⎪
⎪ = −
⎪
⎪⎪
⎨ =⎪
⎪
⎪ −

=⎪
⎪⎩

 (3.1.8) 

 
  以上、PLLの小面積化のアプローチの一つとして、チャージポンプ回路を２個使

用し、フィルタの比例項と積分項を別々に駆動することによりPLLの小面積化を実現でき

ることが示された。具体的な回路の試作例と評価結果は ３-４節で報告する。 
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３-１-３. 小面積 PLL フィルタ手法(SC 方式)  

 
 PLLの小面積化の手法として、３-１-２節に示した方式では、積分項を構成する容

量素子値の削減はチャージポンプ電流を小さくすることにより可能であった。しかしなが

ら、比例項を構成する抵抗に並列接続される平滑容量の容量値の削減は、抵抗値が大きく

なることを避けるため難しかった。また、３-１-２節で示す手法では、チャージポンプ回路

が２個必要であることも、小型化を妨げる要因となる。 
 そこで、小面積 PLL を構成するもう一つのアプローチとして、比例項を構成する

抵抗を SC 回路を用いた等価抵抗に置換することにより実現する手法について以下に論じ

る。 
PLLの伝達関数が変化しないとした場合に、チャージポンプ回路のチャージ電流

と、ループフィルタを構成する抵抗および容量のそれぞれの素子値の関係は、すでに 図

3-1-1- 6 に示したとおりである。 
すなわち、抵抗素子の抵抗値とチャージ電流は反比例、容量素子の容量値とチャ

ージ電流の関係は比例関係となる。つまり、図 3-1-1- 6 に示すように、チャージ電流をα

倍すると、容量値はα倍、抵抗値は 1/α倍した値が最適値となる 
 従って、通常のループフィルタでは、チャージ電流の増減により、容量と抵抗のど

ちらかの素子値が大きくなってしまうため、フィルタの小面積化には限界がある。ここで、

抵抗をスイッチトキャパシタ回路で構成した場合について考察する。素子値Rの抵抗素子を、

スイッチトキャパシタ回路で構成した場合、抵抗値Rsは(3.1.9)式で表現される。 
 

 ( )1/s s RR f C=  (3.1.9) 

   
 ここで、fs はスイッチトキャパシタ回路のサンプリング周波数であり、CR は容量

値である。この回路で重要なことは、抵抗 Rs を大きくする場合には CR を小さくしなけれ

ばならないということである。すなわち、チャージ電流とスイッチトキャパシタ回路で構

成される等価抵抗の容量値は比例関係となる。従って、ループフィルタの抵抗素子として

スイッチトキャパシタ回路を用いた場合には、チャージ電流に対してフィルタを構成する

すべての素子が比例関係となる。従って、チャージ電流値を減少させることにより容易に

ループフィルタの面積を縮小することが可能となる。 
また、スイッチトキャパシタ回路を用いれば ３-１-２節においては実現されなかっ

た、パターンジッタを削減するための容量C3 の素子値もあわせて小さくすることが可能で

ある。次に、どのような回路構成が、スイッチトキャパシタ回路による抵抗（以降SC抵抗

と呼ぶ）を用いたループフィルタ回路にふさわしいかを述べる。 
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図 3-1-3- 1  SC 抵抗を用いたループフィルタ 

 まず 図 3-1-3- 1 に示すように、SC抵抗を容量Cに接続し、他方を接地して使用す

る回路が考えられる [9]。この回路形式はもっとも回路構成が単純である。しかしながら、

この回路形式では、SC抵抗を構成する容量CRに、ＭＯＳトランジスタの閾値電圧以上の電

圧が必ず印加されるとは限らない。すなわち、CRをMOS容量で構成することができない。

LSIで用いられる容量素子のうち、単位面積あたりの容量値が最も大きいものはMOS容量

である。従って、MOS容量素子で構成された回路の面積が最も小さくなる。MOS容量のみ

で構成できるループフィルタ回路としては 図 3-1-3- 2 に示す回路が知られている [10]。従

って、図 3-1-3- 2 に示すフィルタ回路の抵抗素子を、SC抵抗で置き換えた場合について、

次に考察する。 
 

電圧バッファ
(Gain=1)

Ip1 Ip2

C C3

Rr

 

図 3-1-3- 2  MOS 容量のみで構成できるループフィルタ回路 

 
図 3-1-3- 2 に示したループフィルタは、チャージポンプ回路を２個使用するが、

伝達関数を 図 3-1-1- 6 に示す回路と同じにすることは容易である。また、フィルタ出力は

NMOSトランジスタに入力されており、容量CとC3 には必ずゲート電位以上の電圧が引加

されることが保証される。従って、容量CとC3にMOS容量を使用することが可能である。図
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3-1-3- 2 に示す回路の抵抗Rをここで、図 3-1-3- 3 に示すように、2 相クロックで動作する

SC抵抗で置き換える。 

 

図 3-1-3- 3 抵抗をＳＣ抵抗で置き換えた場合のループフィルタ回路 

 
ここで、SC回路の駆動クロックとしては、チャージポンプ回路の動作中に、SC回路のスイ

ッチングが生じることのないようにしなければならない。従って、図 3-1-3- 4 に示すよう

に、位相比較器のリセットパルスを駆動クロックとして利用する [11]。ところが、位相比較

器のリセットパルスを駆動クロックとした場合には 図 3-1-3- 3 に示すループフィルタは正

常に動作しない。 

 

図 3-1-3- 4  SC 抵抗の駆動クロックの生成方法 

これは、SC 抵抗の容量 Crにチャージ電流 Ip2からの電荷が蓄積されるが、即座に容量のス



 ６８

イッチングが行われるため、Ip2からの電荷が何の働きもしないまま、バッファ回路に吸収

されてしまうためである。SC 抵抗が正常に動作するためには、少なくとも１クロックの間

チャージ電流 Ip2によって充電された電荷が、フィルタ出力側で保持される必要がある。 
従って、図 3-1-3- 5 に示すように、SC抵抗を 3 相クロック(図 3-1-3- 6 参照)で駆動し、３

つの容量のうち、常に１つはフィルタ出力側に接続されるようにする必要がある。 

 

図 3-1-3- 5  3 相クロック SC 抵抗で構成されたループフィルタ 

 
 

図 3-1-3- 6  3 相クロックのタイムシーケンス 

 このようにＳＣ抵抗を修正することにより、ループフィルタの動作を正常にするこ

とが可能となる。ここで、さらに 図 3-1-3- 5 の回路の動作を考慮すると、常にSC抵抗を構

成する容量の１つが出力端に接続されているわけであるから、容量C3をC3+Crとし、SC抵

抗を２相クロックで動作させても、３相SC抵抗を接続した場合と、同じ効果を得ることが
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できる。従って、ループフィルタは、図 3-1-3- 7 に示す回路構成に変形できることがわか

る。 

Ip1

C

Cr

Cr

C3+Cr

Ip2

 

図 3-1-3- 7  3 相 SC 抵抗から 2 相 SC 抵抗への変形 

 
図 3-1-3- 7 に示す回路構成で、ループフィルタの動作としては十分であるが、さ

らに回路の簡単化が可能かを検討する。まず 図 3-1-3- 7 に示すループフィルタ回路では、

チャージポンプ回路が２個必要となる。チャージポンプ回路は演算増幅器を必要とするた

め、かなりの割合で回路面積を増加させる。従って、チャージポンプ回路は 1 つであるこ

とが望ましい。その場合には、電圧バッファ回路を取り除き、チャージ電流が全ての容量

に供給されるようにする必要がある。ここで、電圧バッファの役割は、チャージ電流Ip2が

容量Cに流れ込まないように吸収することであった。図 3-1-3- 2 において、チャージ電流Ip1

とIp2を分離した理由は、抵抗Rの値がチャージ電流Ip2に反比例するため、Ip2が容量Cに流

れ込むと容量Cと抵抗Rが同じ電流の影響を受け、素子値を小さくできないことである。と

ころが、今回は抵抗ＲをSC抵抗で構成しているためフィルタを構成する素子は容量のみで

ある。 従って、素子値はチャージ電流に比例するので、バッファ回路でチャージ電流Ip1

とIp2を分離する必要がないことがわかる。従って、バッファ回路は不要となるのでフィル

タ回路の最終形は、図 3-1-3- 8 に示す非常にシンプルな構成にできる。スイッチトキャパ

シタフィルタはサンプリングフィルタであるため、サンプリング周波数に比例して、カッ

トオフ周波数が決定される。これは、第４章で述べるPLLのアダプティブバイアス化の実

現に、非常に有利な手法である。すなわち、スイッチトキャパシタフィルタをPLLのルー

プフィルタとして用いることにより、小面積化とアダプティブバイアス化が同時に実現さ

れる。 
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V2V1

C

Cr

Cr

C3+Cr

 
 

図 3-1-3- 8 SC 抵抗を用いたループフィルタの最終形 



 ７１

 
３-１-４. 小面積 PLL フィルタにおける小面積化の限界 

 
 以下に ３-１-１節から ３-１-２節で論じた、PLLの小面積化の限界について検討す

る。図 3-1-4- 1 に、一般的なPLLの位相ノイズ特性の模式図を示す。 

VCO

PLL

オフセット
周波数  

図 3-1-4- 1 一般的な PLL の位相ノイズ特性 

 PLLの位相ノイズの、具体的な計算手法については、第６章で詳述するが、一般

的に、チャージポンプ回路から出力される位相ノイズ量は非常に少ない。その理由は、チ

ャージポンプ回路を動作させる周波数位相比較器に図 2-1-2 で示した回路を用いれば、チャ

ージポンプ出力は、非常にアクティブ期間の短い電流パルスとなり、その動作割合は入力

クロック周期の 1/100 から 1/20 程度にしかならないためである。従って、位相ノイズ量も、

その時点で、チャージポンプ回路の動作割合の分だけ減少することになる。また、チャー

ジポンプ回路の出力は電流パルスであるため、1/fノイズ成分も高域に拡散し位相ノイズス

ペクトルは平坦な分布特性を示す。従って、チャージポンプ回路の電流量を小さくし、電

流出力に含まれる 1/fノイズが大きくなったとしてもノイズは電流パルスに変換されて高域

に拡散される。さらに、チャージポンプ回路の動作割合の分しかノイズエネルギーとして

は寄与しないため、PLLの位相ノイズ特性に与える影響を小さく保つことができる。チャ

ージポンプノイズの効果を考慮し、最も効果的なフィルタノイズ削減手法を次に述べる。

まず、図 3-1-4- 2 に示すように、第一段階として、通常フィルタの構成のままで、チャー

ジ電流を小さくする。するとPLLの全体の容量が小さくなるが、フィルタに用いている抵

抗値は反対に大きくなるので、フィルタノイズが大きくなる。フィルタノイズレベルがPLL
ノイズレベルに接近した段階で、第二段階として、図 3-1-4- 3 に示すように、３-１-２節で

説明した 2CP方式のフィルタを用いて、フィルタ抵抗値を一定に保ちながら、今度はチャ
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ージ電流値を少なくする。チャージポンプノイズが、PLLノイズに接近した時点で小面積

化を終了すれば、最も効果的にフィルタ面積を削減できる。 
 

VCO

PLL

オフセット
周波数  

図 3-1-4- 2 フィルタ小面積化手法(第一段階) 

VCO

PLL

オフセット
周波数   

図 3-1-4- 3 フィルタ小面積化手法(第二段階) 

 ２CP フィルタの回路構成の場合には、フィルタの主容量 C は削減されるが、平滑

容量 C3は削減されないため、小面積化としては、C=C3程度の小面積化が限界となる。 
 一方、SC 方式を採用した場合には、全ての容量の小面積化が可能であるため、チ

ャージポンプおよびフィルタの位相ノイズ特性が、PLL に影響を与えない限界まで小面積

化が理論上可能である。 
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３-２. 小面積 SC ループフィルタ設計法 

 
３-２-１. 2 相 SC フィルタの設計手法 

 
次に、３-１-３節で示した、通常のループフィルタからSC抵抗を用いたループフ

ィルタへの置換原理について、その妥当性を解析的に検討する。 s変数を用いたフィルタ

からｚ変数を用いたフィルタへの変換には、双一次z変換、インパルス不変変換（標準ｚ変

換）等の変換法が存在する [12]。今回の、通常のループフィルタからSC抵抗を用いたルー

プフィルタへの変換には、インパルス不変変換を用いる。その理由は、双一次z変換を用い

た場合は、SC抵抗を用いたループフィルタに対して、伝達関数を一致させることはできな

いが、インパルス不変変換を用いた場合には、伝達関数を一致させることが可能となるか

らである。インパルス不変変換を用いた場合には、文字通りアナログフィルタのインパル

ス応答とディジタルフィルタのインパルス応答を一致させることにより、フィルタの素子

値を決定することができる。 

 

 

図 3-2-1- 1  2 次ループフィルタ 

 
図 3-2-1- 1 に示す通常の２次フィルタのインパルス応答は、次の式(3.2.1)のとおり

である。 
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  次に 図 3-1-3- 8 に示すSC抵抗を用いたループフィルタの動作を、z変数

を用いて記述すると、以下の式(3.2.2)と(3.2.3)で表現される。ここで、図 3-1-3- 8 でC3=CX

としている。 
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従って、V1(n+1)とV2(n+1)が一サンプル後の値と等しいとすることにより、フィルタの伝

達関数を導くことが可能となる。すなわち、次の式(3.2.4)と式(3.2.5)が導かれる。 
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式(3.2.4)と式(3.2.5)を解くことにより、以下の式(3.2.6)を得ることができる。 
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SC抵抗を用いたループフィルタの伝達関数は、式(3.2.6)を逆ｚ変換することによ

り、求めることができる。V2(z)の逆z変換を、以下の式(3.2.7)に示す。 
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ここで、Xと関数charfcn0(n)を、以下の式(3.2.8)ように定義する。 
 

 
2

( )( )
r X

X r r

C C CX
C C C C
− +

=
+ +

 (3.2.8) 

 

 ( )0 1( 0) 0( 0)charfcn n n or n= = ≠　 　　  (3.2.9) 

   
インパルス不変変換では、文字通りs変数のインパルス応答が、ｚ変数領域においても保存

されるようにパラメータ変換を行う。従って、式(3.2.1)と式(3.2.7)のインパルス応答が一致

するようにSC抵抗を用いたループフィルタの定数を設定する必要がある。式(3.2.1)と式

(3.2.7)の、インパルス応答を比較した結果を 図 3-2-1- 2 に示す。 
 

 
 

図 3-2-1- 2 ループフィルタのインパルス応答の比較 

図 3-2-1- 2 に示すインパルス応答の初期値、収束値、および応答の減衰率の、３

つのパラメータを一致させるとした場合、下記の連立方程式(3.2.10)から(3.2.12)を得る。 
 

 ( ) ( ) 2/ 1 /in X r inI C C I b C+ = −  (3.2.10) 

 

 ( ) ( ) ( )2/ 2 1 /in X r inI C C C I b bC+ + = −  (3.2.11) 

 

 ( ) ( )( )( / )/ 1 1 /clkbT
X X rC C C e b bτ−+ = − +  (3.2.12) 

 
式(3.2.10)から(3.2.12)を解くことにより、SC抵抗を用いたループフィルタの値、



 ７６

C,CXおよびCrを得ることが可能となる。 
すなわち、最終的に式(3.2.13)から式(3.2.15)を、得ることができる。 
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式(3.2.13)から(3.2.15)の妥当性を以下に検証する。たとえば設計パラメータとして、原型の

ループフィルタ定数が、以下の場合についてフィルタ変換を行う。 
C2=43.2pF 
R=17.7KΩ 
b=9 
Iin=25uA 
Tclk=1/25MHz 
この場合、C、Cx、Crは以下のとおりに計算される。 
C=41.4pF 
Cx=3.6pF 
Cr=1.8pF 
また、図 3-1-3- 8 に示したフィルタに、容量値を当てはめたの場合（以降トポロジー変換

手法と呼ぶ）には、 
C=36.8pF 
Cx=6.3pF 
Cr=2.0pF 
と計算される。  
原型フィルタとSCＣループフィルタの、インパルス応答の比較結果を図 3-2-1- 3 に示す。

比較結果は完全に重なってしまうため、オフセット(1e6)をつけて図に表示している。 
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図 3-2-1- 3 原型フィルタとＳＣフィルタのインパルス応答の比較 

図より明らかであるが、原型フィルタと同じインパルス応答が得られており、変

換が正しく行われていることが確認できる。次に、原型フィルタと、解析的に解いたフィ

ルタ定数で設計したSCループフィルタと、トポロジー変換で導いたループフィルタの、そ

れぞれを用いた場合のPLL周波数特性を 図 3-2-1- 4 で比較する。 

 

図 3-2-1- 4 原型 PLL と SC フィルタ PLL の周波数特性の比較(b=9) 
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SC フィルタを用いた PLL では、原型フィルタと比較して、バンド幅と位相余裕

が若干低くなる傾向がある。これは、変換に標準ｚ変換を用いたために、バンド幅周波数

の約 20 倍の付近（今回の設計では、バンド幅周波数とサンプリング周波数が、４0 倍程度

の値である。）において、z-1=-1 となり、SC フィルタの位相が急激に進むために生じる現象

である。 
従って、サンプリング周波数を例えば 25MHzから 200MHzに引き上げると、SC

フィルタの周波数特性の比較結果は 図 3-2-1- 5 に示すように、変換前の原型フィルタ特性

とほぼ同じ特性となる。 
この場合のフィルタ定数は次に示すとおりである。 
{解析的変換手法の場合} 
C=42.9pF 
Cx=5.13pF 
Cr=0.27pF 
{トポロジー変換手法の場合} 
C=38.2pF 
Cx=4.52pF 
Cr=0.25pF 

 

 

図 3-2-1- 5 サンプリング周波数を引き上げた場合の PLL 周波数特性の比較 
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さらに、本変換の妥当性を検討するため、b=100 としたフィルタ設計についても

本変換を適用する。次の設計パラメータに対してＳＣフィルタへの変換を行う。 
C2=2089pF 
R=280KΩ 
b=100 
Iin=2uA 
Tclk=1/1MHz 

この場合、SC フィルタへの変換後のパラメータは、以下に示すとおりである。 
{解析的変換手法の場合} 
C=2086pF 
Cx=17.8pF 
Cr=3.28pF 
{トポロジー変換手法の場合} 
C=2065pF 
Cx=24.2pF 
Cr=3.54pF 
この場合の周波数特性比較を 図 3-2-1- 6 に示す。 
 

 

図 3-2-1- 6  b=100 の場合の PLL 周波数特性の比較 

 
この PLL の場合、サンプリング周波数が 1MHz であり、ループバンド幅は 3kHz 程度であ
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る。従って、サンプリング周波数とループバンド幅は、十分離れていると考えられるため、

それぞれの周波数特性はほぼ同じとなる。 

 

図 3-2-1- 7 b=16 で設計した SC フィルタと b=9 の原型フィルタの周波数特性比較 

 
一方、ループバンド幅とサンプリング周波数が接近している場合には、前述した

ように、位相余裕が減少する。もし、位相余裕を変換後もなるべく大きくしたい場合には、

あらかじめbの値を大きくして設計する方法が考えられる。たとえば、図 3-2-1- 4 で示した

b=9 での変換の場合、あらかじめb=16 で設計したフィルタ定数で変換を行うと、図 3-2-1- 7
に示すように、b=9 の原型フィルタとほぼ等しい周波数特性を得ることが可能となる。 

 
３-２-２. SC フィルタの伝達特性の改善手法 

 
このように、SC 抵抗を用いたループフィルタ特性が原型のアナログフィルタ特性

からずれる理由はフィルタの変換方式に標準 z 変換、すなわちインパルス不変変換を用いて

いるため、周波数が高くなった場合に s 変数と z 変数の特性にずれが生じるためと考えられ

る。 
 フィルタ特性が、元のアナログフィルタ特性からずれることにより、PLLの位相

誤差伝達関数はループバンド幅付近でピーキングし、アキュームレーションジッタ特性を

悪化させる。従って、伝達関数のずれの影響はできるだけ取り除かれなければならない。

この影響を取り除くためには、３-２-１節の最後で示したように仮想的にbの高い設計を行
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う必要がある。 
そこで、PLLパラメータを規格化し、3-2-1 節で述べたフィルタ変換式を、位相誤

差伝達関数のピーキングを緩和するように変形する。すなわち、3-2-1 節で説明した、SC
フィルタへの変換式のうち、式(3.2.14)と式(3.2.15)をそれぞれ式(3.2.16)と式(3.2.17)のよう

に変形する。この変形により仮想的にbを大きくした設計と等価な効果が得られる。 
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ここで、b2=k2×b、b3=k3×bと定義し、原型フィルタと最も一致するk2 とk3 を、

以下の評価関数を定義して求める。図 3-2-2- 1 に評価関数の定義を示す。 

 

図 3-2-2- 1 伝達関数最適化に用いた評価関数 

最適化に用いる評価関数Err_allを式(3.2.18)に定義する。 
 

 
2( 1 2 3 )

_
1 2 3

Err Err Err
Err all

Err Err Err
+ +

=
+ +

 (3.2.18) 

 
本評価関数は、Err1、Err2 とErr3 の符号が同符号であると小さくなるため、な
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るべく２つの位相曲線が重ならない範囲で曲線が最も接近した点を最適値と評価する。こ

の評価関数を適用してk2、k3 の最適値を求めた結果を 図 3-2-2- 2 に示す。最適値に関して

は数式処理プログラムMapleを用い、大域的探索法により数値計算することにより求めてい

る。 
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b=9 K3(Sim.)
b=6 K2(Sim.)
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K3 (b=9)

 

図 3-2-2- 2 容量変換パラメータの補正項 Sim 結果と提案する補正項 

 
図 3-2-2- 2 の補正結果を、近似できる補正項として以下の式を提案する。 
 

 2 1 tan( )clkT bk π
τ

= + ×  (3.2.19) 

 

 3 1 tan( )clkT bk b π
τ

= + ×  (3.2.20) 

 
式(3.2.19)と(3.2.20)の補正項の効果を以下に確認する。 
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図 3-2-2- 3  SC-PLL（補正前）と従来 PLL の周波数特性比較 

 
図 3-2-2- 3 は、以下の設計パラメータで、従来PLLとSC-PLLを設計した結果である。 
 
入力信号周波数  1MHz 
PLL の自然角周波数 50kHz 
ダンピングファクタ 1  
b の値   9  
τ2の値   9.55E-06  
K の値   3.53E+05  
VCO ゲイン  833MHz/V 
分周比   800  
チャージポンプ電流 40.4uＡ 
抵抗値   8.4kΩ 
容量値（大)  1140pF 
容量値（小)  142pF 
 
図 3-2-2- 3 に示したPLLに対して、補正項を適用すると、b1/2Tclk/τ2=0.314 となるので、

k2=2.51、k3=5.34 となる。補正された周波数特性を、図 3-2-2- 4 に示す。 
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図 3-2-2- 4  SC-PLL（補正後）と従来 PLL の周波数特性比較 

 
図より明らかであるように、補正された SC フィルタ PLL の周波数特性は変換前

の周波数特性とよく一致していることがわかる。しかしながら、補正項も b が大きい場合

や、規格パラメータ b1/2Tclk/τ2が大きくなる場合、すなわち、ループバンド幅がサンプリ

ング周波数に近づきすぎた場合には、効果が減少してしまう。本解析より、b1/2Tclk/τ2 < 
0.314 程度が、SC-PLL を用いる場合の妥当な設計となることが明らかとなった。 



 ８５

 
３-３. 完全平滑３相 SC ループフィルタ 

 
３-３-１. ３相 SC ループフィルタの効果 

 
 ３-２-１節および ３-２-２節で説明したSCフィルタを用いた位相同期回路では、ｂ

が大きい場合、すなわち、平滑フィルタの大きさが小さい場合には、VCOの制御信号の応

答に図 3-3-1- 1 に示すように大きな高周波信号が現れる。 

 

図 3-3-1- 1 ｂの値と SC フィルタの応答 

 すなわち、制御信号に大きな高調波成分が重畳されると、VCO出力にスプリアス

成分が現れ信号品質を劣化させる。そこで、チャージポンプからの入力電流パルスを完全

に平滑化しVCOに入力できる完全平滑フィルタ回路が必要となる。完全平滑型のSCフィル

タの開発例は、既にMaximらの報告に見られる。しかし、彼らの回路構成は、差動化が前

提であり、また演算増幅器を必要とする構成である。従って、消費電力の増大や回路規模

の増加、および位相ノイズ特性の劣化を招く恐れがある点を考慮すると、システムLSIに適

した構成であるとはいえない [13]。そのため本論文ではさらに従来PLL構成との親和性の

よい、簡素で使いやすい完全平滑SCフィルタ構成について提案する。 
新たな手法として、図 3-3-1- 2 に示すように、SC回路の駆動クロックを２相から

３相で動作させるように変更し、第 1 の位相でSC回路の容量にチャージ電流を蓄積し、次

に、第 2 の位相で出力端の平滑容量に電荷転送し、最後に、第 3 の位相でフィルタ容量に

電荷を蓄積する３相動作のSCフィルタを提案する。 
 



 ８６

 

 
図 3-3-1- 2 完全平滑３相 SC ループフィルタの回路構成と動作 

 
図 3-3-1- 2 に示す回路では、サンプル容量あるいは平滑容量を省略することが可

能である。また、図 3-3-1- 2 に示すフィルタ回路は、図 3-3-1- 3 に示すように、２相SC回

路を２つ使用して構成されるフィルタとは大きく動作が異なる。その理由を以下に説明す

る。 
 

 
 

図 3-3-1- 3  2 相 SC 回路で構成した完全平滑フィルタ 

 
図3-3-1- 3に示す２相SC回路を用いたフィルタでは点線で示したSC回路がフィル

タ容量の電荷を平滑容量にフィードバックしてしまう。この動作は、サンプル容量に入力
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された電流パルスが、平滑容量に転送されることで生じる、位相引き込みの作用を 1/2 に減

衰させる。従って、ダンピング係数が小さくなるという欠点がある。 
ところが、図 3-3-1- 2 に示す３相SC回路では、フィルタ容量からのフィードバッ

クパスが存在しないため、ダンピング係数が小さくなりにくいという利点がある。 
実際の完全平滑３相SCループフィルタは、図 3-3-1- 4 に示すように、3 相SC回路

を 3 個、インターリーブ構成で動作させ、1 クロック毎の電荷転送を実現する。 
 

 

図 3-3-1- 4 インターリーブ化した完全平滑３相 SC ループフィルタ 

 
３-３-２. 解析的手法による完全平滑３相 SC ループフィルタの設計 

 

 

図 3-3-2- 1  3 相 SC ループフィルタの設計パラメータ 

 図 3-3-2- 1 に、3 相SCループフィルタの設計パラメータを示す。フィルタの各ノ
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ード電圧V1(n)、V2(n)およびV3(n)は、以下の漸化式(3.3.1)で表現できる。 
 

 
1 1

2 2

3 3

0 0 1 ( ) ( 1)
1 0 ( ) ( 1)

1 1
( ) ( 1)10

1 1

V n V n
V n V n
V n V n

α
α α

β
β β

⎡ ⎤
⎢ ⎥

+⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥ = +⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥+ +
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥ +⎣ ⎦ ⎣ ⎦

⎢ ⎥
⎢ ⎥+ +⎣ ⎦

 (3.3.1) 

 
 ここで、V1(0)=Iin×te/CRであり、V2(0)=V3(0)=0Vと初期設定を行う。３-２-１節

で示したように、従来フィルタの応答とインパルス応答を近似しフィルタ設計を行うもの

とする。ところが、３相SCループフィルタは完全平滑を実現するため、信号が必ず１クロ

ック分遅延する。すなわち、従来フィルタと完全に応答を一致させることはできない。 
 従って、従来フィルタのインパルス応答の初期値と、3 相SCループフィルタの出

力V2 (1)を一致させる。さらに、収束値V2(∞)は従来フィルタの応答の収束値と一致させる。

次に、フィルタの応答波形を完全に一致させることができないので、波形のエネルギー（積

分値）が一致するようにパラメータを決定する。式(3.3.2)より、nクロック目の各ノードの

電圧は以下の式で表現できる。 

 
1 1

2

3

0 0 1 (0) ( )
1 0 0 ( )

1 1
0 ( )10

1 1

n

V V n
V n
V n

α
α α

β
β β

⎡ ⎤
⎢ ⎥

⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥ =⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥+ +
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦

⎢ ⎥
⎢ ⎥+ +⎣ ⎦

 (3.3.2) 

 
式(3.3.2)よりV2(1)は以下の式で表される。 

 ( ) ( )2 1
11 0

1
V V

α
=

+
 (3.3.3) 

  
また、V2(∞)は電化保存則と全てのフィルタノードの電圧が等しくなることを考慮すれば、

以下の式(3.3.4)で表すことができる。 
 

 ( ) ( )2 1
10

3
V V

α β
∞ =

+ +
 (3.3.4) 

 
最後に、フィルタの応答の積分値を計算する。フィルタの応答は、図 3-3-2- 2 に
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示すようになり、解析的に表すのは困難である。従って、数値計算によりフィルタの応答

部分の面積を計算する。 

 

図 3-3-2- 2 SC フィルタと従来フィルタの応答波形 

 
従来フィルタの応答をf(t)とし、SCフィルタの応答をfsc(t)とすると、以下の等式(3.3.5)が成

立する必要がある。 
 

 
*

0
1

( ) ( )
nn Tclk

clk scf t dt T f n= ∑∫  (3.3.5) 

 

 

*( )

2

2

*

0
1

( 1)1
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R
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nn Tclk

clk sc

I I b e
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I I b
C bC
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τ
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−⎧ −
× = ×⎪ +⎪

⎪ −⎪ × =⎨ + +⎪
⎪

=⎪
⎪⎩

∑∫

 (3.3.6) 

以上、フィルタの応答とエネルギーの連立方程式(3.3.6)を解くことにより、３相

SCループフィルタのパラメータCR、αおよびβを、決定することが可能となる。計算に際

して、積分式のnの値は、応答が安定する程度の値であればよい。 
次に、本変換手法の妥当性を検証する。以下に示すパラメータで、従来フィルタ

から３相 SC ループフィルタのパラメータ、CR、αおよびβを決定する。 
 
Ix=40uA 
b=9 
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C2=1090pF 
R=8.74KΩ 
τ=R*C2=9.53u 
Tclk=1u 

 
また、VCOの分周後のゲインは、1MHz/Vとする。これらパラメータを代入し、式(3.3.6)を
数値計算によって解くことにより、以下のフィルタパラメータを得る。この場合、n=6 と

している。 
 
 CR=104.8pF 
 α=0.3 
 β=8.4 
 

次に、3 相SCループフィルタを用いたPLLの周波数特性と、従来フィルタを用い

た場合の周波数特性の比較を行う。 ｚ変数を用いて 3 相SCループフィルタの動作を表す

と、次式(3.3.7)となる。 
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2 2

3 3

0 0 1
1 0 0

1 1
010

1 1

e inV V t V
V z V z
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⎢ ⎥
⎢ ⎥+ +⎣ ⎦

 (3.3.7) 

 
式(3.3.7)において、Vin=Iin/CRであり、te=θeTclk/2πである。式を解いてフィルタの伝達関

数V2(z)=V2/θeを求めると、以下の式(3.3.8)で表される。 
 

 ( ) ( )( )
( ) ( )( ) ( )( )2 2

1

2 1 1 1 1 1
in clk

R

z z I T
V z

z z z C

β β

π α β αβ

+ −
=

− + + + − +
 (3.3.8) 

 
３相SCループフィルタを用いたPLLの開ループ伝達関数Hopen(s,z)は、式 (3.3.8)にKo/sを乗

算することにより、以下の式(3.3.9)で表される。 

 
( )( )

( ) ( )( ) ( )( )2 2

1
( , ) ( )

2 1 1 1 1 1
in clko o

oepn
R

z z I TK KH s z V z
s s z z z C

β β

π α β αβ

+ −
= × = ×

− + + + − +

 (3.3.9) 
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一方、図 3-2-1- 1 に示す、2 次フィルタを持つPLLの開ループ伝達関数Hopen(s)は、以下の

式(3.3.10)で表すことができる。 

 

2

( 1)( 1)( )
2 1

o x
open

x

K I b sH s
ss sbC
b

τ
τπ

− +
= × ×

⎛ ⎞+⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (3.3.10) 

 
式(3.3.9)と式(3.3.10)に上述した設計パラメータを代入し、周波数特性を比較した結果を図

3-3-2-3 に示す。カットオフ周波数および位相特性がよく一致することがわかる。 
また、従来フィルタと 3 相SCループフィルタを用いたPLLの過渡解析結果を図 3-3-2- 4 に

示す。２つのフィルタで、ほぼ同じ応答特性が得られていることがわかる。従って、提案

する設計法の有効性が確認された。 

 

図 3-3-2- 3 従来フィルタと 3 相 SC ループフィルタと用いた場合の開ループ特性比較 
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図 3-3-2- 4 従来フィルタと 3 相 SC ループフィルタを用いた場合の過渡解析比較 

 3 相SCループフィルタでは、完全平滑特性が得られることから、α=0 のフィルタ、

すなわち、平滑フィルタを取り去ったフィルタ設計も可能である。その場合、式(3.3.6)をか

らαと第一式を取り除く、したがって、応答の収束値と応答の波形のエネルギー(面積)を一

致させるようにパラメータCRとβを調整する。また、応答fsc(n)が負の値をとる可能性を考

えて、面積計算の際にはfsc(n)の絶対値を採用する。 
 

 2

*

0
1

( 1)1
3

( ) ( ( ))

in x

R
nn Tclk

clk sc

I I b
C bC

f t dt T abs f n

β
−⎧ × =⎪ +⎪

⎨
⎪ =⎪⎩

∑∫
 (3.3.11) 

 
連立方程式(3.3.11)を数値計算で解くと以下の値を得る。 

CR=109.8pF 
β=8.169 
得られたCRとβを用いてPLLの開ループ周波数特性を計算した結果を 図 3-3-2- 5 に示す。 
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図 3-3-2- 5 α=0 の場合の従来フィルタと 3 相 SC ループフィルタの PLL 周波数特性比較 

 図に示すように、平滑フィルタを持つ従来フィルタと平滑フィルタを取り除いた

SC フィルタのカットオフ周波数をほぼ一致させることができていることがわかる。 
 

３-４. PLL 試作結果 

 
 本節では、３-３-２節までに説明したチャージポンプを２個使用した小面積フィル

タを有するPLL、およびSC抵抗を使用した小面積フィルタを有するPLLの２種類のPLLの
試作結果を以下に示す。 

 

図 3-4- 1 2CP 方式で小面積化された PLL のレイアウト 



 ９４

図3-4- 1に0.13umCMOSプロセスで製作された小面積PLLのレイアウト結果を示

す。また、図 3-4- 2(a)に小面積化前のPLL回路構成を、図(b)に小面積化後の回路構成を、

それぞれ示す。 

  

          (a) 小面積化前の回路構成              (b) 小面積化後の回路構成 
 

図 3-4- 2 小面積化前後の PLL の回路構成 

 
 図(b)において、フィルタの容量値は、1000pFから 100pFと約 10 分の１に小面積

化されている。図 3-4- 1 に示したPLLは全て 0.13umCMOSの内部トランジスタで構成され

ている。 そのため、PLLのフィルタを構成する容量素子にMOS容量を用いた場合、リー

ク電流の影響で長周期の電化の保持は難しい。従って、容量は配線間容量を使用して構成

されている。配線間容量はMOS容量に比べ、単位容量が約 10 分の１であるため、小面積化

は必須の課題であった。すなわち、今回の小面積化されたフィルタ回路を用いることによ

り、PLLの面積は、約５分の１に小面積化されていることがわかる。 

表 3-4- 1 PLL 性能比較 

45.8p 44.2p

431p443p

2.23n2.25n
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 表 3-4- 1 に、小面積化されたPLLと、従来PLLでのジッタ性能の比較結果を示す。

ジッタ特性に優劣は見られず、小面積化されたPLLが性能を損なわずに面積のみを削減で

きていることがわかる。 
 

Conventional
PLL

SCF-Filter
PLL

 

図 3-4- 3 SC-Filter PLL と従来フィルタ PLL のレイアウト比較 

以上、３-３-２節までに説明した、SC抵抗で構成されたループフィルタを持つPLL
と、従来のPLLについて、0.13umCMOSプロセスを用いて試作し、特性の評価を行った。

図 3-4- 3 に、製作したテストチップのレイアウトを示す。 また、図 3-4- 4 (a)と(b)に、試

作した２つのPLLの回路パラメータを示す。 

VCO
REF_IN

VCO_IN

VCO_UP

VCO_DOWN

Divider
1/800

1MHz

3.06K

1920pF 19.37pF

40.4 A 833MHz/V

  
 

 (a)従来タイプ                    (b)SC フィルタタイプ 
 

図 3-4- 4 試作 PLL の回路パラメータ 
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 従来PLLと比較して、SCフィルタタイプは、ループフィルタの主容量値を 1/24 に

削減している。図 3-4- 5 に、試作PLLのアキュームレーションジッタの評価結果を示す。 
 

 

図 3-4- 5 アキュームレーション比較結果 

 
SCフィルタタイプのPLLにおいて、約２倍ジッタ性能の劣化が確認された。この

原因については、図 3-4- 6 に示す位相ノイズ特性を比較することによって解析を行った。 
 

 
 

図 3-4- 6 PLL 位相ノイズ特性の測定結果比較 
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図 3-4- 6 に示す位相ノイズ特性から、２-４節に示す伝達関数を、周波数毎に乗算

して得られたジッタ見積もり結果と、実測値の比較を 表 3-4- 2 に示す。 
 

表 3-4- 2 アキュームレーションジッタ推定値と実測値の比較 

 

 
 表 3-4- 2 に示したジッタの見積もり値は、実測値とよく一致している。従って、

伝達関数特性の違いが、アキュームレーションジッタの差の主要因と考えられる。次に、

伝達関数特性の理論計算値の比較結果を、図 3-4- 7 に示す。 
 

 

図 3-4- 7 PLL の伝達関数の比較 

 
図からわかるように、SC-Filterを用いたPLLでは位相誤差関数がカットオフ周波

数付近でピーキング特性を持つことがわかる。従って、この位相誤差関数の伝達特性の差

によりアキュームレーションジッタの劣化が生じていると推定される。このピーキングの

解消方法についてはすでに ３-２-２節で述べたとおりである。 
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３-５. まとめ 

 
 以上、第３章では、PLLの小面積化を検討し、小面積フィルタを実現するための

手法、設計手法およびPLL試作結果について述べた。以下にその成果をまとめる。 
 
１．PLL の小面積化の課題は、位相ノイズ特性であるが、フィルタ回路およびチャージポ

ンプ回路の発生する位相ノイズを定量的に把握することにより、PLL の小面積化が可能で

あることを明らかにした。 
 
２．従来の PLL のループフィルタは、積分項、比例項と平滑フィルタ用の容量の役割が分

離されていなかった。本論文ではループフィルタを積分項と比例項に分離し、それぞれの

駆動電流を変化させることにより、PLL の小面積化が原理的に可能であることを明らかに

した。 
 
３．チャージポンプ回路を２個使用する新規の小面積フィルタ回路とその設計法について

考案した。また、小面積フィルタ回路を用いた PLL を試作し良好な特性を得た。本取り組

みにより、従来フィルタに比べ面積比で２分の１から５分の１の PLL 回路が実現可能とな

り、特に携帯無線システム用 PLL 等への応用が有効であることを明らかにした。 
 
４．小面積 SC ループフィルタの設計法を新たに考案した。また、PLL を試作し、フィル

タ特性のピーキングがアキュームレーションジッタを劣化させることを明らかにした。さ

らに、数値計算から得られた、フィルタ変換補正項を適用することにより、フィルタ特性

の改善手法を提案し、その有効性を明らかにした。 
 
５．フィルタ応答を完全に平滑可能な、新規の 3 相駆動 SC ループフィルタを提案した。新

規 SC ループフィルタは従来方式に比べて回路構成が容易で、従来 PLL 回路からの設計変

更が容易である。 
 
６．新規 3 相駆動 SC ループフィルタの応答は、従来 PLL のループフィルタの応答と一致

しないため、応答の面積を変換の前後で保存する新規のフィルタ変換手法を提案した。こ

の変換手法では、PLL のバンド幅および位相余裕を、従来フィルタとほぼ一致させること

ができることを、数値計算により明らかにした。また、シミュレーションにより、新規ル

ープフィルタを用いた PLL の応答が、従来フィルタの応答とほぼ一致させることができる

ことを明らかにした。 
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第４章. 応答特性のアダプティブ化 
 
はじめに 
 
 システムLSI上で用いられるPLLは、アキュームレーションジッタ等を最小とする

ため、できるだけバンド幅を広帯域に設定することが望ましいと考えられる。しかしなが

ら、PLLのバンド幅には、入力信号の約 1/10 が上限となるという制限がある [1]。従って、

入力信号周波数が可変となる場合には、入力信号周波数の最小値に対してバンド幅を設定

する必要がある。このようなバンド幅設定の場合、入力信号周波数が最小値より大きくな

った場合に、アキュームレーションジッタが劣化する恐れがある。また、入力信号周波数

の最小値が変化するたびにPLLの最適化を行っていたのでは設計変更が頻発し、設計工数

の増大と設計期間の長期化の原因となる。従って、PLLには入力信号周波数に応じてバン

ド幅が適応的に変化するとともにレスポンスパラメータは一定となるアダプティブ特性が

求められる。 
一方、PLL をアダプティブ化した場合には、基準電流や電圧を生成する回路が不

要となる利点がある。すなわち、大規模 CPU 内のディジタル回路におけるクロック同期等

への応用に非常に適した構成とすることができる。本節では、アダプティブ PLL 実現のた

めの設計手法、能動フィルタを用いた新方式のアダプティブバイアス PLL、およびその試

作結果について解説する。 
 

４-１. アダプティブバイアスの原理 

 

2 次の応答を持つチャージポンプ型PLLの、ループバンド幅ωnとダンピングファ

クタζは、以下の式(4.1.1)および式(4.1.2)で決定される。 
 

 
2

o P
n

K I
C

ω
π

=  (4.1.1) 

 

 
2n

CRζ ω= ×  (4.1.2) 

 
KoはVCOのゲインであり、Ipはチャージポンプ回路の充放電電流である。PLLで

は先に述べたとおり、入力信号周波数の 1/10 以下にωnを抑える必要がある。ただし、アキ

ュームレーションジッタ等を最小にするためには、ωnはできるだけ大きい方がよい。従っ
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て、入力信号ωinとωnは、比例関係となるのが望ましい。すなわち、ωn/ωin=const.となる

必要がある。また、ダンピングファクタζはωnが変化しても一定にならなければならない。

ループフィルタ容量Cを可変にすることは難しいので、Cは一定値であるとすれば、以下の

比例関係(4.1.3)が成り立つ必要がある。 

 2
vco o PK Iω ∝  (4.1.3) 

 1
n Rω −∝  (4.1.4) 

 
アダプティブバイアスPLLの例としては、Maneatisらによるものが、既に報告さ

れている [2]。ManeatisらのPLLのブロック図と、パラメータの関係を、図 4-1- 1 と 表 4-1- 
1 に、それぞれ示す。 

 

 

図 4-1- 1 Maneatis らのアダプティブバイアス PLL のブロック図 

 

表 4-1- 1 Maneatis らの PLL における各パラメータの Ibとの関係 
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図 4-1- 1 に示すPLLの特徴は、VCOのゲインは一定であるが、VCOのバイアス電

流Ibに対して各設計パラメータを巧妙に関係付けている点にある。すなわち、インバータチ

ェーンタイプのVCOを電流源で駆動する場合には、発振周波数はほぼ駆動電流の 2 分の 1
乗に比例することを利用する。すなわち、VCOの遅延時間Tvcoを以下の式で近似する。 

 1/ 22 2
2

p p
vco b

inv b

C C
T n n I

gm kI
= = ∝  (4.1.5) 

ここで、Cpはインバータ一個の負荷容量、gminvはインバータを線形化した場合の

トランスコンダクタンス、kはトランジスタの駆動能力係数であり、Ibはインバータ一個の

駆動電流である。VCOの発振周波数は、発振周期Tvcoの逆数である。従って、式(4.1.5)より

TvcoがIbの 2 分の 1 乗に反比例するわけであるから、VCOの発振周波数はIbの 2 分の 1 乗に

比例する。ここで、図 4-1- 1 に示すように、PLLのループフィルタの出力電位をVcとしVCO
の駆動電流Ibに変換する電圧電流変換特性を 2 乗特性とすれば、PLLのループフィルタ電位

Vcに対してVCO発振周波数は比例する。すなわち、VCOの発振周波数をωVCOとすると、関

係(4.1.6)が成立する。 

 ( )1/ 21/ 2 2
cVCO b cI V Vω ∝ ∝ ∝  (4.1.6) 

 
従って、この場合VCOゲインKoは、VCO駆動電流に関係なく一定の値となる。一

方、アダプティブ化を実現するためには、関係(4.1.3)が成立する必要がある。ここで、Ko

は一定であることから、ωnとIpには以下の関係(4.1.7)が成り立つ必要がある。 
 

 2
VCO PIω ∝  (4.1.7) 

 
 関係(4.1.6)より、ωVCOの２乗は駆動電流Ibに比例することは明らかであるので、

関係(4.1.7)と(4.1.6)を比べることにより、次の関係が成立すれば、アダプティブバイアスが

実現することがわかる。 
 
 b PI I∝  (4.1.8) 

 
 このため、図 4-1- 1 に示すように、VCOの駆動電流と、チャージポンプ回路のバ

イアス電流を同一バイアス電圧で駆動すれば、ループバンド幅のアダプティブ化が実現す

る。 
 アダプティブ化のもう一つの条件は、PLLのダンピングファクタζを一定にする

ために、関係(4.1.4)が成立することである。ループバンド幅に対するアダプティブ化の条件
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は既に成立しているので、関係(4.1.4)は以下のように変形できる。 
 

 1/ 2 1
n vco bI Rω ω −∝ ∝ ∝  (4.1.9) 

 
 関係(4.1.9)より、アダプティブバイアスのためには、フィルタ抵抗値Rが、VCOの

駆動電流Ibの 2 分の１乗に反比例すればよいことがわかる。この関係は、通常のMOSトラ

ンジスタを用いたMOS抵抗によって、簡単に実現できる。従って、図 4-1- 1 に示したPLL
回路により、関係(4.1.3)と関係(4.1.4)に示したアダプティブ化が実現できる。 
 しかしながら、Maneatisらの手法はVCOの駆動電流と発振周波数の関係が常に関

係(4.1.5)を満たしているものにしか適用できないという制約がある。 
 

４-２. 能動フィルタによる PLL のアダプティブバイアス化 

 
本論文におけるアダプティブバイアス PLL は、Maneatis らの PLL に比較して、

以下の点を改良している。 
 

1.回路の低電圧への対応 
2.能動フィルタを用いた場合の演算増幅器の能力の緩和 
3.3 次ループ PLL 化への対応 
4.小面積化への対応 

 
アダプティブバイアスのDVD等のPLL回路への応用を考える場合、VCOの発振周

波数は大きく変化する。従って、チャージポンプ回路の出力を、直接VCOのバイアス電位

とした場合には、チャージポンプ回路の出力電位は、大きく変化してしまう。回路の低電

圧化を考えると、この現象は好ましくない。従って、図 4-2- 1(a)に示すように、能動フィ

ルタを用いて、チャージポンプ回路の出力電位を安定させることが望ましい。ところが、

能動フィルタを用いた場合には以下の欠点がある。 
 
1.チャージ電流を補償する高い能力のオペアンプが必要 
2.フィルタの面積や素子数が増加する 
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(a) 原型フィルタ           (b)変形後 

図 4-2- 1 能動フィルタの変形(その 1) 

従って、図 4-2- 1(b)に示すようにフィルタを変形することにより、フィルタから

抵抗素子を減らすことができる。すなわち、チャージポンプ回路を２つ使用することによ

り、抵抗素子を一つ省くことができる。ただしこれではチャージポンプ回路が増加してか

えって回路規模が増加する。また、フィルタの伝達関数は、図 4-2- 1(a)に示す原型フィル

タのものと異なってしまう(式(4.2.1)参照)。 
 

 ( ) ( )
( )

2

2

1
1

sR C C
F s

sC sC R
+ +

= −
+

 (4.2.1) 

 
そこで、さらに 図 4-2- 2 に示す回路の等価変換を行うことにより、フィルタの伝

達関数を原型フィルタのものに戻す。 
 

 

図 4-2- 2 能動フィルタの変形(その 2) 

すなわち、フィルタの抵抗素子部分を変形してカレントミラー回路とし、逆方向の電流を

作り出す。カレントミラーの MOS 抵抗値は、R となるように設定する。この変形により、
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フィルタの伝達関数も原型フィルタと全く同じ値となる。  
 

-CP 
Current

R=1/Gm

C2

C

 
 

図 4-2- 3 新方式の能動フィルタ 

 
図 4-2- 3 に新方式の能動フィルタの回路構成を示す。新方式の能動フィルタでは、

カレントミラー回路に電流を供給するため、電流源が必要となる。 新方式の能動フィル

タの伝達関数は、式(4.2.2)に示す形となり、原型フィルタと全く同じとなる。 
 

 ( ) ( )2

1
1

sCRF s
sC sC R

+
= −

+
 (4.2.2) 

 
次にこのフィルタでは、カレントミラー回路を用いているため、ミラー比を調整

することにより、容量値の削減が可能となることを示す。 
 

 

図 4-2- 4 能動フィルタにおける容量の削減方法 
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図 4-2- 4 に示すように、カレントミラー回路のミラー比をA:1 とすることにより、

フィルタ回路の容量値を、CからC/Aと削減することが可能となる。Aの値は、容量Cの値が

パターンジッタを取り除くための容量C2と同じ程度の大きさとなるぐらいの値が適当と考

えられる。従って、Aは 10 から 20 程度が適当である。 
次に、能動フィルタの設計手法について概説する。PLL のループフィルタ部に用

いられる演算増幅器には、次の３つの条件が課せられる。 
 
1.チャージポンプ回路の応答を補償する十分なスルーレートの確保 
2.PLL の応答に影響しない十分高い GB 積の確保 
3.PLL のジッタに影響しない PSRR の確保 
 

 まず、１の条件については、容量 C の値が 1/A に削減されると同時に、チャージ

電流も 1/A に緩和されるため、スルーレートの確保は容易となる。次に３の条件について

は、フォールデッドカスコード型の演算増幅器を用いることにより、高い PSRR を確保す

ることが可能である。 
従って、最後に２の条件である演算増幅器の周波数特性を考慮した場合のPLLの

応答について考察する。演算増幅器の周波数特性をHamp(s)とした場合、PLLの開ループ伝

達特性F(s)は式(4.2.3)で近似できる。ここでFi(s)は演算増幅器を用いない場合のPLLの伝達

特性である。 

 ( ) ( )
( )1 1/

i

amp

F s
F s

H s
=

+
 (4.2.3) 

 
 図 4-2- 5 に、F(s)を数値計算で求めた厳密なフィルタ特性と、式(4.2.3)で近似した

場合のフィルタ特性、さらにFi(s)の伝達特性を比較した結果を、それぞれ示す。厳密な周

波数特性に比べ、式(4.2.3)の近似特性のほうが厳しい周波数特性となっている。従って、式

(4.2.3)を用いてフィルタ設計することに問題がないことが明らかとなった。 
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図 4-2- 5 能動フィルタの伝達関数特性の比較 

式(4.2.3)より、演算増幅器のGB積がPLLの自然角周波数ωnの 10 倍以上であれば

PLLの伝達特性に影響する割合が小さいことがわかる。 
 

図 4-2- 3 に示した能動フィルタでは、抵抗素子をMOS抵抗で実現している。従っ

て、４-１節で説明したように、MOS抵抗のバイアス電流を、VCOのバイアス電流に比例し

て可変にすることにより、抵抗値を変化させ、アダプティブ化できると考えられる。図 4-2- 
6 に、アダプティブ化された能動フィルタを用いたPLL回路のブロック図を示す。 

VtoI
Converter

VCODivider

3-State
PFD

Bias
Cont.

Ref. CLK

RmC2

C/A

 
 

図 4-2- 6 アダプティブ化された小面積能動フィルタを持つ PLL のブロック図 
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ところでPLLをアダプティブ化する場合、その鍵を握るのはVCOの特性である。図

4-1- 1 に示したManeatisらのPLLでは、VCOのゲインKoは一定であるが、VCOの発振周波

数は、バイアス電流Ibの平方根に比例するという特性を持ち、この特性を巧妙に利用するこ

とでアダプティブバイアスを実現している。 
 

Input 
Voltage

Output

 

図 4-2- 7 クランプダイオードを有する VCO 回路 

一方、我々の用いるVCOは、図 4-2- 7 に示すように、NMOSインバータチェーン

回路のそれぞれのインバータ出力に、ダイオード（この場合NMOSダイオードを利用）を

接続して、振幅をクランプする方式を採用している [3]。本VCO回路は、フィードバック回

路を用いずに電源電圧によらずVCOの発振振幅が一定となる。従って、高い周波数領域ま

でPSRR特性が良いのが特徴である。 
この VCO 回路では、発振周波数がバイアス電流 Ibに比例する。つまり、Maneatis

らの方法をそのまま利用してもアダプティブ化は実現されない。そこで、VtoI 変換回路に

非線形性を導入することにより、発振周波数が、バイアス電流 Ibに比例するような VCO 回

路を用いた場合でもアダプティブバイアスが有効に働く手法を開発した。次に、その方法

を説明する。 

 

図 4-2- 8  VtoI 変換回路の回路構成 
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図 4-2- 8 にVtoI変換回路の回路図を示し、図 4-2- 9 には、VtoI変換回路の入力電

圧対変換効率(トランスコンダクタンス値)を、それぞれ示す。 
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図 4-2- 9 VtoI 変換回路の入力電圧対変換効率特性 

 
図 4-2- 9 に示すように、VtoI変換器は、弱反転領域において、変換効率は入力電

圧に比例し、強反転領域においては、変換効率はほぼ一定値となる。図 4-2- 6 に示したPLL
の応答パラメータの関係を、表 4-2- 10 に示す。 
 

表 4-2- 10 能動フィルタを持つ PLL での応答パラメータの関係 

 

VtoI変換器の利得をKvとした場合、弱反転領域でのPLLの自然角周波数ωnと、

VCOの発振周波数ωVCO(∝ωin)には、以下の関係(4.2.4)がある。 
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 1/2 1/2
n p v b b b VCO in(I ×K ) (I ×I ) =Iω ω ω∝ ∝ ∝ ∝  (4.2.4) 

 
従って、ωn/ωinは一定となり、PLLはアダプティブ化される。強反転領域では式(4.2.5)の
関係がある。 
 

 1/2 1/2 1/2
n p v b b VCO in(I ×K ) I =Iω ω ω∝ ∝ ∝ ∝  (4.2.5) 

 
従って、ωn/ωinはIbのルートに反比例する。この場合には、ωn/ωinが小さくなる

方向であるので、PLLが不安定になることはない。次に、ダンピングファクタについて考

察する。ダンピングファクタは、式(4.2.6)で表現される。 

 
2

m
n

CRζ ω= ×  (4.2.6) 

 
Rmとωnの関係は、表 4-2- 10 に示すように、弱反転領域および強反転領域の両方で、反比

例の関係となるため、ζはPLLのバイアス条件によらず一定となる。これらの関係式が、

妥当であるかどうかを、回路シミュレーションを行うことによって検証した。 
 

 
 

図 4-2- 11 ダンピングファクタとループバンド幅の回路シミュレーション結果 

 
図 4-2- 11 (a)に、電圧電流変換器の入力電圧対ダンピングファクタの関係を、図

4-2- 11(b)に入力電圧対ループバンド幅の関係を、それぞれ示す。ダンピングファクタは、

ほぼ一定値に制御され、電圧電流変換器の入力電圧はループバンド幅と比例関係になって

いる。PLLの発振周波数は、バイアス電流にほぼ比例し、電圧電流変換器の特性も、変換

電流が大きい場合には線形となる。従って、ループバンド幅は発振周波数と比例関係とな
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り、PLL回路のアダプティブバイアス化が確認できた。 
  また、PLL回路のロックまでの応答をVCOの制御電圧をシミュレーションして確認し

た。 図 4-2- 12 に、異なる入力信号周波数に対する、PLLのVCO制御電圧の応答波形のシ

ミュレーション結果を示す。 
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図 4-2- 12 入力信号周波数に対する VCO 制御電圧のシミュレーション結果 

 
図において、X 軸の単位は、それぞれの波形を同一尺度で見るために、バンド幅で

規格化した。入力信号は 10 倍変化しているが、PLL の応答はほぼ一定に保たれていること

が明らかであり、アダプティブバイアス化が有効に動作していることがわかる。 
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４-３. 能動フィルタによるアダプティブバイアス PLL 試作結果  

 

 
図 4-3- 1 試作チップレイアウト 

 
 以上、４-１節から ４-２節で説明したPLL回路について、0.15umCMOSプロセス

を用いて試作し、その性能を評価した [4-5]。この場合、フィルタの削減率Aは 10 と設定し

た。 
原型フィルタの容量は 43pFであるので、ループフィルタの容量は 4.3pFである。チップ面

積は、原型フィルタを用いた場合の約 1/2 である。チップレイアウトを 図 4-3- 1 に示す。 
 図 4-3- 2 に、PLLの入力信号を 10MHzから 83.3MHzまで変化させた場合の、VCO
制御電圧の応答を示す。 

 

図 4-3- 2 PLL の入力信号を変化させた場合の PLL の応答(VCO の制御電圧) 
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VCO の制御電圧は、図に示すように VCO のバイアス電流を出力させ、外部接続

した抵抗に印加される電圧で観測した。入力信号周波数が 10MHz の場合（出力周波数

240MHz）、若干 PLL のダンピングファクタが小さくなっているが、その他の応答はほぼ同

一の応答波形が得られている。 

 

図 4-3- 3 PLL の入力信号周波数とピリオドジッタの関係 

 
図 4-3- 3 に、PLLの入力信号周波数対ピリオドジッタの関係を示す。全ての入力

信号周波数において、ピリオドジッタは 2%以下の性能が得られている。VCO周波数が低い

場合、若干のダンピングファクタの劣化がピリオドジッタを劣化させる。一方、VCOの出

力周波数が高い場合には、ディジタルノイズ量の増加が、ピリオドジッタに影響し劣化さ

せると考えられる。PLLへの供給電圧を低下させると、ディジタルノイズ量が減少しピリ

オドジッタは改善される。たとえば、1.2VでPLLを動作させると、ピリオドジッタは改善

されるが、PLLの発振周波数レンジも減少する。表 4-3- 1 に試作PLLの諸元を示す。 
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表 4-3- 1 試作 PLL 諸元 

 
 

表 4-3- 1 のPLL評価では、VCOのゲインを増加させ、1.2V動作で 2GHz発振を可

能にして、ジッタ測定を行った。この場合、PLLの低域でのジッタ特性が劣化し、発振周

波数 250MHzとした場合には、ピリオドジッタは 3%まで増加した。このようにVCOのゲ

インとピリオドジッタには、密接な関係がある。VCOのゲインを増加させると、基本的に

はVCOの位相ノイズ特性が劣化し、PLLのピリオドジッタ特性を劣化させる。PLLの発振

周波数が低い場合にその影響が顕著であるのは、PLLのピリオドジッタ特性が ２-４節で説

明したように、VCOの位相ノイズ×(1-ejωnT)の伝達関数特性を持つためである。PLLの発振

周波数が低い場合には、VCOの位相ノイズの低周波成分の影響を受けやすくなり、ピリオ

ドジッタ特性が劣化してしまう。 
以上、低電圧用 PLL に適した能動フィルタを用いて小面積アダプティブバイアス

PLL を設計し評価した。PLL は従来のものに比べ 1/2 の面積で実現され、入力信号周波数

が 8 倍に変化した場合でもほぼ均一な応答を示した。これら開発した PLL は、特に DVD
システムのように、入力信号が連続的に変化する PLL への応用や、バイアス信号を伝送し

にくい大規模プロセサ内でのクロック生成用 PLL への応用に適していると考えられる。 
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４-４. まとめ 

 
 以上、第４章では、PLLの応答特性のアダプティブ化を理論的に明らかにし、新

規の能動ループフィルタを用いてPLLを試作評価し、実際にアダプティブ化されているこ

とを確認するとともに、良好なジッタ特性を持つことを明らかにした。以下に成果をまと

める。 
 

1.新規能動ループフィルタ回路の提案 
 
1-1. 演算増幅器の仮想接地点を用いてチャージポンプ出力を安定させ、回路の低

電圧化に対応した。 
 
1-2.カレントミラー回路を用いた新たなループフィルタ回路を提案することによ

り、ループフィルタを小面積化するとともに、演算増幅器の能力を緩和し、

低消費電力化を実現した。従来比で面積２分の１の PLL を実現した。 
 

1-3. 3 次ループフィルタにより、従来のアダプティブフィルタに比べてより高度

なアダプティブ化を実現できるようになった。 
 
1-4. 線形な伝達特性を持つVCO回路に対しては、弱反転と強反転領域を用いる、

新たな非線形の電圧電流変換回路を用いることでアダプティブ化が可能であ

ることを明らかにした。 
 
 2. 新規能動ループフィルタ回路を用いた PLL 試作と評価 
 

2-1. 新規能動ループフィルタ回路を用いたPLLを 0.15umCMOSプロセスで試作

し、VCO のバイアス応答波形を観測することで、VCO 出力が 240MHz から

2GHz の範囲でアダプティブ化されていることを確認した。 
 
2-2. 新規 PLL 回路が、従来 PLL 回路と比べて、同等のジッタ特性を持つことを

確認し、十分実用に耐えうる特性を持つことを明らかにした。 
 
以上の技術の実現により、システム LSI の微細化および低電圧化に対応できる位

相同期回路が実現され、コストダウンと高性能化に貢献できるものと考える。 
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第５章. 応答パラメータの自律制御法 
 
はじめに 
 
これまでの PLL 回路設計では、PLL を取り巻く周辺環境に変動があったとしても、PLL

の応答パラメータが変更されることはなかった。したがって、あらかじめ PLL の動作環境

を予測し、PLL のループバンド帯域にディジタルノイズ等が混入しないように設計を行う

ことが一般的な設計手法である。しかしながら、PLL の動作環境を予測することは難しく、

PLL が想定外のノイズの影響を受けることは珍しくない。本章では、PLL の位相ジッタを

オンチップで測定し、PLL の応答パラメータを自律的に変更し、常に最適なジッタ特性を

実現する PLL 制御システムの開発に関して報告する。本システムを搭載することにより、

PLL は、プロセスばらつき、電源ノイズ、温度変動などの影響を排除して、常に最適なジ

ッタ特性で動作することが可能となる。 
位相同期回路（PLL）は、システムLSIに必須の回路ブロックである。近年、システムLSI

は巨大化し、含まれるディジタル回路の規模は非常な勢いで増加しつづけている。最近で

は、数千万トランジスタを要するシステムLSIも珍しくない [1]。また、システムLSIの動作

電圧はプロセスの微細化に伴い低下し、アナログ回路のダイナミックレンジは減少しつつ

ある。従って、大規模ディジタル回路の発生するノイズがPLLに及ぼす影響は年々大きく

なっている [2]。反面、PLLはシステムLSIの高速化に伴い高速化され、その要求されるジ

ッタ特性は年々厳しくなっている。そのため、PLLのジッタ特性を向上させるさまざまな

回路提案がなされているが、大規模システムLSIにおいて、不慮のディジタルノイズが発生

しPLLに悪影響を及ぼすこともめずらしくない。 
例えば、基板から回り込むディジタルノイズ等に対処することは、かなり難しい状況であ

る。さらにPLLは、ノイズに対して非常に敏感な特性を持っているため、ノイズ感度を正

確に予測することは困難である [3-4]。図 5- 1 に、あるPLLに基板ノイズを印加した場合の

出力スペクトルを示す。印加したノイズの周波数はそれぞれ 10MHzと 10.1MHzである。

わずか１％の周波数の差であるが、PLLのノイズ感度は大きく異なる。つまり、システム

LSIに実装されるPLLに対するノイズの影響を事前に見積もって不具合を回避することは

かなり難しいと考えられる。 
従って、PLLの特性を設計段階だけでなくシステムLSIに実装後にも不慮のノイズでの劣

化を防止するように可変できるシステムの開発が必要である。これまでにも、ジッタの伝

達関数を測定しようとする試みはあったが [7]、本システムのように最適化を含めた取り組

みは初めてである。 
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(a)ノイズ周波数 10MHz   (b) ノイズ周波数 10.1MHz 

 

図 5- 1  PLL に基板ノイズを加えた場合の出力スペクトル 

 
 本システムは、実装後の保険的措置として考案されたものであるが、さらに進んで、

PLL を常に最適な状態で動作させることができるシステムである。 
 

５-１. PLL のオンチップジッタ測定手法 

 
５-１-１. オンチップジッタ測定の原理 

 
図 5-1-1- 1 に、位相ジッタ最適化システムを持つ、PLLのブロック図を示す。 
 

 

 

図 5-1-1- 1  ジッタ最適化機能を持つ PLL のブロック図 
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ここで、PLL は最も一般的なチャージポンプ型であり、また電圧制御発振器(VCO)は 3

段インバータチェーンを用いている。分周器の分周数は２４である。ジッタ検出回路(Jitter 
Detector:JDET)は、入力クロック毎に、インバータチェーンの位相変化をサンプリングし、

一定クロック数だけ積算して、制御回路(Control)に出力する。制御回路は、ジッタ検出回

路の出力に応じて、チャージポンプ電流(IP)、ダンピングファクタ(ζ)、VCO ゲインをそれ

ぞれ制御し、位相ジッタが最小値になるように制御を行う。本システムは、PLL のアンロ

ック状態を検出する、アンロック検出回路(Unlock Detector)も装備している。もし最適化

の際に、アンロック状態が検出された場合は、その状態を記憶し、その際のジッタ検出回

路の出力を無視する手続きがとられる。 
 

 

(a)入力信号と VCO の位相関係     (b)VCO 位相のデコード関係 

図 5-1-1- 2 ジッタ検出回路の検出原理 

 
図 5-1-1- 2 に、ジッタ検出回路の検出原理を示す。一般的に、nステージのインバータチ

ェーンの位相状態数は、2nである [5]。PLLがロック状態にあるとすれば、入力クロックは、

このインバータチェーン発振器の位相状態と分周器の分周数を、乗算した位相状態で分割

される。今回の場合は、分周器は２４分周であるので、３ステージリングオシレータの位

相状態数の６と乗算し、１４４の状態に入力信号を分割することが可能である。これは入

力クロックの周期の 0.7%の分解能で、位相変化を検出できることを意味している。通常の

位相ジッタは 1%程度あるので、0.7%の分解能があれば、最低限の位相変化は検出可能であ

る。 
図 5-1-1- 3 にジッタ検出回路のブロック図を示す。インバータチェーンの現在と１サンプ

リング前の位相情報は、２つのフリップフロップでラッチされ、デコーダを通して 0 から 5
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の位相情報に変換される。それら２つの位相情報の差分の絶対値がPhase Difference 
Calculatorで計算される。最終的に差分の絶対値出力は、アキュームレータによって、規定

回数だけ積算され、ノイズの影響が取り除かれる。 
 

 

図 5-1-1- 3 ジッタ検出回路のブロック図 

 

 

図 5-1-1- 4 ジッタ検出回路とタイムインターバルアナライザの相関関係 

 

図 5-1-1- 4 に、タイムインターバルアナライザと、本システムに搭載したジッタ検出回路

の、測定値の比較結果を示す。図 5-1-1- 4 のX軸は、チャージポンプ電流のコントロールコ

ードを示している。図より明らかに、タイムインターバルアナライザとジッタ検出回路の

出力結果は非常に良い相関を示している。従って、ジッタ検出回路がタイムインターバル

アナライザと同等のジッタ検出性能を持つことが確認された。 
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図 5-1-1- 5  PLL 回路の構成（コントロールパラメータの調整部分） 

 

図 5-1-1- 5 にPLLの回路構成の一部（コントロールパラメータに関係のある部分）

を示す。PLL回路は、チャージポンプ電流、VCOゲインおよびループフィルタのダンピン

グ定数を変更でき、その調整ビット幅はそれぞれ８，８および２ビットである。 
 

 

図 5-1-1- 6 デターミンスティックジッタの生成メカニズム 

 
図 5-1-1- 6 に、デターミンスティックジッタの生成メカニズムを示す。チャージ

ポンプ回路のリセットパルスの充放電誤差等が、インパルス応答列として、PLLに入力さ

れる。従って、PLLのインパルス応答の重ね合わせ波形の変動幅が、デターミンスティッ

クジッタとなり、絶対量が定常位相誤差となる。ここで、デターミンスティックジッタは、

入力クロックと同じ周期を持つ。従って、入力クロックでサンプリングを行うジッタ検出

回路では、その量を捉えることができない。つまり、本システムでは、PLLの位相ジッタ
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は最適化可能であるが、位相ジッタには、PLLの入力クロックと同周期のデターミンステ

ィックジッタは含まれないため、デターミンスティックジッタを最適化することはできな

い。 
従って、デターミンスティックジッタを発生する回路要因は、別の手法を用いて、最小化

する必要がある。例えば、チャージポンプ回路の充放電電流誤差は、位相比較器のリセッ

トパルスによって、入力クロックと同周期の連続したインパルス入力となるので、デター

ミンスティックジッタの発生要因となる。そこで、チャージポンプ回路には、アクティブ

カレントミラー回路を用い、充放電電流を正確に一致させている。 
また、VCO ゲインが変化する場合には、オフセット電流を変化させることにより、

バイアス点がなるべくずれないように制御する。 
図 5-1-1- 7 には、アンロック検出器の回路を示す。また、チャージポンプ型PLLに用いら

れる周波数位相比較器（PFD）の状態遷移図を 図 5-1-1- 8 に示す。PLLがアンロック状態

となるのは、どちらか一方の入力端子に、連続したクロックが入力される場合である。こ

こで、図 5-1-1- 8 の破線部分で示した遷移が生じる場合が、アンロック状態である。従っ

て、この遷移を検出するために、周波数位相比較器の出力にもう一段、Dフリップフロップ

を接続する 

 
 

図 5-1-1- 7 アンロック検出器の回路図 
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図 5-1-1- 8 周波数位相比較器の状態遷移図 

すると、連続した２クロック入力が生じた場合にのみ、出力がHigh状態となり、アンロ

ック状態が検出できる [6]。アンロック状態が検出された場合には、ジッタ検出回路からの

出力信号は無視される。 
 

５-１-２. ジッタ測定におけるノイズの影響 

 
ところで、PLL が実際に動作している環境では、PLL にバックグランドで、ディ

ジタルノイズが常に重畳されている。ディジタルノイズ量は常に変動しており、位相ジッ

タの値も短期的にみるとかなり変動する。従って、その変動の影響を取り除かなければ正

しい PLL パラメータの設定は難しい。  
本節では、５-１-１節で説明した、ジッタ検出回路の測定回数をどの程度にすれば

よいかについて実験的に求めている。ジッタ検出回路の測定時間を変更し、それぞれ１０

００回の測定を行い、ジッタ検出回路の標準偏差と最大幅について求めた結果を、図 5-1-2- 
1 に示す。 

 

図 5-1-2- 1 ジッタ検出回路の出力統計値と測定長の関係 
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図 5-1-2- 1 に示す１ジッタ測定長は、ジッタ検出回路の出力結果を、4096 回積算して

いることを示している。ジッタ検出回路の出力値としては、測定結果より 200 から 300 が

最低値であることがわかっている。したがって、標準偏差として３σがその５分の１程度

になるように、ジッタ測定長を８、つまりジッタ検出回路の出力を 32768 回積算した結果

を使用して最適化を行うこととした。 
この場合、PLLが最適化された時点で、測定要因としてジッタ値が最大 20％程度ばらつ

くことになるが、PLLのジッタ性能に対しては問題となる程度ではない。また、測定回数

を 32768 回より小さくした場合、５-２-２節で詳説する局所探索を行った際に、制御が不安

定になる場合が観測された。この減少は、測定回数が少ない場合には、局所探索を行う解

空間が安定せず波打つようになりパラメータ設定値が最適点よりずれてしまうことによっ

て発生する。すなわち、ジッタ測定回数と最適化の安定性には密接な関係がある。最適化

には、解空間が十分安定するだけの測定回数を必要とする。 
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５-２. PLL のジッタ最適化手法 

 
５-２-１. 大域探索による最適化 

 

(a) 最適化探索範囲 

 

                    (b) フローチャート 

図 5-2-1- 1 最適化アルゴリズムのフローチャート 
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図 5-2-1- 1 (a)に最適化アルゴリズムでのコードの探索範囲を、図 5-2-1- 1 (b)に最適化ア

ルゴリズムのフローチャートを、それぞれ示す。 
まず、電源投入時などのシステム起動時には、大域的探索手法を用いて、PLL のジッタを

最適化する。大域的探索手法が終了したのち、もしジッタレベルがある一定以上になった

場合には、局所的探索手法が起動され、規定の回数（今回は 32 回に設定）だけ実行される。 
まず、システム起動時に行われる大域的最適化について説明する。大域的探索手法では、

PLL の最適化のための３つのパラメータ、チャージポンプ電流(Ip)、VCO ゲイン(Ko)、ダン

ピングファクタ(ζ)の全ての組み合わせがテストされ、その中から最もジッタが最小となる

組み合わせが選択される。この場合、組み合わせが 18 ビット存在し、全解空間を一度に探

索すると、非常に長時間を要する。従って、今回は２ステップの探索法を採用した。まず、

Ip と Ko から構成される探索領域を 256 ブロックに分割する。１つのブロックには、Ip と

Koのコードがそれぞれ 16 ずつ含まれており、最初の探索の際には、ブロックの中心値を代

表値として探索を行う。すなわち、第一段階の探索では、Ipと Koの粗探索数 256 と、ダン

ピングファクタの探索数４の組み合わせとなるので、1024 の組み合わせが探索される。次

の探索では、先の粗探索で、最も低いジッタ値を示した領域の内部を詳しく探索する。こ

の場合の探索数も 1024 である。 
あるコントロールコードで、PLL がアンロック状態になった場合には、その状態をアン

ロック検出器が感知し、コントローラがその組み合わせを探索対象から除外する。 
システム LSI が動作中には、局所探索手法を用いて、PLL のジッタが最適になるように

制御するが、コントローラは、大域的探索において、アンロック状態を示した領域を除外

した最も内側の領域を、局所探索領域として設定する。 
コントローラがアンロック領域を正確に検出するため、図 5-2-1- 1 (a)に示すように、ア

ンロック領域を含んだ４つの粗探索領域の内部を、さらに細かく探索し、アンロック領域

を決定する。（このように４つの追加探索を行う代わりに、アンロック領域を含む粗探索を

局所探索領域からはずしてしまうという方法もある。） 
実際に製品等への応用を考慮すれば、温度変動の影響を考慮し、アンロック領域にマージ

ンを設けるほうがより安全な方法と考えられる。 
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５-２-２. 局所探索による最適化 

 

 
(a)探索領域 

 

 
 

(b) 制御フローチャート 

図 5-2-2- 1 局所最適化での探索領域と制御フローチャート 
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局所探索最適化は、コントロールコードを１ビットずつ変化させ、近傍の８のコントロー

ルコードの位相ジッタを測定する。コントローラは、図 5-2-1- 1(a)に示す近傍８つのコード

と、現在のコードの計９つのコードから得られる位相ジッタ値の中から、最小の位相ジッ

タ値を示すコードに、現在のコードを変更する。探索する、解空間が時間的に変動しなけ

れば、コントロールコードは、常に最小の位相ジッタを示す点に制御される。制御フロー

チャートは、図 5-2-2- 1 (b)に示すとおりである。 
局所探索最適化は、ジッタがある閾値を超えて悪化した場合にのみ動作するように設定さ

れている。その理由は、コントロールコードを変更させた場合に、PLL のピークジッタが

増加する可能性があるためである。ジッタが悪化しない場合には、局所探索を無理に行う

必要はない。局所最適化を行う場合には、微小ではあるが、PLL のバイアス点がずれるた

め、ステップ応答として位相誤差が発生し、かえって位相ジッタ特性を悪化させる恐れが

ある。 
また、局所探索最適化は、一旦スタートした場合には、３２ステップで最適化を終了する

ように制御される。局所最適化では、どれくらいPLLのバイアス点をずらして探索を行う

かが、設計のポイントとなる。バイアス点をずらす量は、PLLのジッタ特性に影響を与え

ない程度でなければならない。従って、VCOの周波数の１ビット変化幅を、どれくらいに

すればよいかを次に計算する。最適化された３次ループPLLの開ループ伝達関数は、以下

の式(5.2.1)で表すことができる。 

 
( )

2

2
( )opt

b s
bH s

s s b

ωω

ω

⎛ ⎞+⎜ ⎟
⎝ ⎠=
+

 (5.2.1) 

 
ここで、ωはPLLの自然角周波数、bはループフィルタの２つの容量CとC3の容量比に、１

を加算したものである。すなわち、b=1+C/C3である。入力信号周波数が変化した場合に対

する位相誤差の伝達関数は、Hopt(s)より次の式(5.2.2)で計算することが可能である。 

 
( )

1( )
1 ( )err

opt

H s
s H s

=
+

 (5.2.2) 

 
従って、周波数がΔωだけステップ的に変化した場合に、PLLに生じる位相誤差応答は、

Δω×Herr(s)/sの逆ラプラス変換で求められる。特にb=9 の場合は次の式(5.2.3)となる。 
 

 ( ) ( )( ) 1 t
errF t t t e ωω ω −= Δ +  (5.2.3) 
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式(5.2.3)の最大値、すなわち周波数ステップ変動で生じる最大位相誤差は、t=2(1+
√5)/ωの時で、0.84Δω/ωと計算できる。この値が入力クロックに対して 1%以内の変動

に収まるように、Δωを設定することが、最適化システムの目標となる。本PLLでは、発

振周波数が 1GHzであり、分周器の分周比は 24 である。従って、入力周波数は約 41.7MHz
である。PLLのループバンド幅は、入力信号周波数の 1/10 程度に設定する必要があるので、

ここでは 4MHzに設定されている。従って、周波数ステップ変動で生じる最大位相誤差を、

入力クロックの 1%以内に抑える条件より、以下の関係(5.2.4)が成立する。 
 

 0.84 / < 2 ×1%ω ω πΔ  (5.2.4) 
 

関係 (5.2.4)を解くことにより、Δω<300kHzの条件を得ることができる。VCOゲインは、

この場合 62.5MHz/Vである。またダイナミックレンジは、１Ｖ程度であるので、ゲイン調

整に必要な分解能は、62.5MHz/300kHz≒209 となる。したがって、この場合ゲイン調整に

必要な分解能は、209 より大きな２のべき乗数を選択し、256 (8 ビット)と設定される。 
 

５-３. PLL への自律制御法適用結果 

 
以上、５-２節までで説明したジッタ最適化システムの効果を実証するため、テス

トチップと評価ボードを作成し、その効果を検証した [8-9]。LSIは 0.15umCMOSプロセス

により、試作されている。図 5-3- 1 に、チップレイアウトを示す。 
 

 

図 5-3- 1 PLL 最適化システム検証用テストチップレイアウト 
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 図 5-3- 1 に示すPLLのレイアウトには、ディジタルの制御ブロックは含まれてい

ない。これは制御方式の自由度を確保するため、制御ブロックをFPGA上に作成したためで

ある。使用したFPGAはザイリンクス社製のXC2S200Eである。 表 5-3- 1 に、製作し

たPLLの諸元を示す。 
 

表 5-3- 1 PLL テストチップ諸元 

 
 
 まず、大域的最適化の効果を見るために、10 チップに対して、大域的最適化を実

施し、ジッタ改善効果について測定した。表 5-3- 2 にその結果を示す。 
 

表 5-3- 2 大域的最適化後と前の PLL ジッタの比較 

 
 

表 5-3- 2 よりわかるように、タイムインターバルアナライザによる測定値と、ジ

ッタ検出回路の測定値の両方で、最適化後のジッタ値が改善されていることがわかる。タ

イムインターバルアナライザのジッタ値には、背景雑音が重畳しやすいと考えられる。従

って、ジッタ検出回路の測定値からその改善効果を見積もれば、約２６％から５６％のジ

ッタ値改善効果が得られていることがわかる。 
図 5-3- 2 には、PLLにステップ電源ノイズを引加した場合に対して、大域的最適化手法を

用いた場合の改善効果を示す。図 5-3- 2 (a)にはピリオドジッタ出力の標準偏差値の改善効

果、図 5-3- 2 (b)にはピークジッタの改善効果を、それぞれ示す。図 5-3- 2 のX軸は引加し

たノイズの周波数値を示す。 
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(a) ジッタ標準偏差比較           (b)ピークジッタ比較 
 

図 5-3- 2 ジッタ検出回路の出力統計値と測定長の関係 

 
よく知られているように、PLL の電源ノイズ依存性はバンドパス特性を示す。バンドパ

ス特性のピーク周波数は、PLL の応答周波数付近となる。今回用いた PLL の応答周波数は

３から４MHz である。 
従って、最適化前のPLLでは、３から４ＭＨz付近の電源周波数ノイズに対し、PLLのジ

ッタ特性は劣化している。大域的探索による最適化を実施した場合、図 5-3- 2 からわかる

ように、実施しない場合に比べ、ジッタ特性が改善されていることがわかる。また、最も

ノイズ感度が高い、３から４ＭＨz付近の電源ノイズに対しても、ノイズの影響を５０％程

度に抑圧できていることがわかる。 
  図 5-3- 3 には、4MHzの電源ステップノイズを重畳した場合の、PLLの最適化前後

の、ジッタヒストグラムの比較結果を示す。 
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(a) ジッタ最適化前            (b) ジッタ最適化後 
 

図 5-3- 3 ジッタヒストグラムの比較 

 

 ジッタ最適化前のジッタヒストグラムでは、ジッタピークが、ノイズの影響により明らか

に２つのピークを持つのに対して、ジッタ最適化後は、ジッタヒストグラムがガウス波形

に近い形に改善されている。すなわち、電源ノイズの影響が抑制されていることがわかる。

これは VCO のゲインが変更され、PLL のループバンド幅がノイズの影響を受けない領域に

変更されたことを示している。 
次に、実際に PLL の回路パラメータが、どのように更新されているかを観測する。 

図 5-3- 4 にチャージポンプ回路のチャージ電流Ipと、VCOゲイン(Ko)に対するジッタ検出回

路の出力を、等高線図に表したものを示す。IpとKoの制御範囲は、すでにPLLがロックを維

持している範囲に限定されている。図中の白丸は、局所最適化の出発点を示し、矢印の先

は、局所最適化の収束ポイントを、それぞれ示している。図 5-3- 4 の収束点は、すべて等

高線の極小値に収束しており、正常に局所最適化が実行されていることが確認できる。 
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図 5-3- 4 PLL の回路パラメータに対するジッタ値の等高線図 

 

 
 

図 5-3- 5 ジッタ検出回路出力の過渡応答波形 

 
図 5-3- 5 には、局所最適化中のジッタ検出回路出力の、過渡応答波形を示す。過

渡応答時のジッタ値の最大値は、約 0.79%と推定され、目標の 1%を下回っている。従って、

1 ビットのコード変更の影響が、設計どおり抑えられていることが確認できた。 
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図 5-3- 6 局所最適化中の制御パラメータの過渡応答波形 

 
図 5-3- 6 には、局所最適化中のPLLの制御コードの遷移状態を示す。制御コード

は背景雑音があるため、ふらつきを示しているが、おおよそ極小値の周辺で遷移している

ことがわかる。 

 

図 5-3- 7 PLL の周囲温度を変化させた場合の局所最適化の効果 

 
最後に、PLLの局所最適化を行いながら、周囲温度を変化させた場合の位相ジッ

タを観測した結果を 図 5-3- 7 に示す。局所最適化を実施した場合のジッタは、全ての場合

において、実施しない場合のPLLのジッタ性能を上回っている。すなわち、局所最適化に
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より、ジッタ値が最小値に制御されていることがわかる。 
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図 5-3- 8 PLL の周囲温度を変化させた場合の制御パラメータの遷移 

 
図 5-3- 8 には、PLLの周囲温度を変化させた場合の、制御パラメータの遷移を示

す。制御パラメータは、ジッタの極小値の付近で、VCOゲインを変化させながら応答して

いることがわかる。すなわち、温度変化によるVCOゲインの変化を補償しながら、局所最

適化が実行されていることがわかる。チャージポンプ電流は温度依存性が少なく、温度変

化によってもそれほど変化しないため、制御コードには大きな変化が見られない。 
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５-４. まとめ 

 
 以上説明したように、自分自身の出力する位相ジッタを測定し、応答パラメータを

変化させることにより、常に最適なジッタ性能を実現する自律制御 PLL の開発に成功した。

本手法の効果を調べるため、テストチップを作成し、プロセスばらつき、電源ノイズ及び

温度変動によるジッタ劣化の抑制効果の実験を行った。全ての実験でジッタ抑制効果を実

現し良好な結果を得た。以下にその成果をまとめる。 
 
1.  インバータチェーン回路の出力位相変化を入力クロック毎にモニタする、新方式の

位相ジッタ検出回路を提案し、その性能がタイムインターバルアナライザと同程度で

あることを実測により明らかにした。本ジッタ検出回路はシステム LSI に内蔵でき、

測定環境から重畳されるノイズが少ないことを考慮すれば、タイムインターバルアナ

ライザよりもむしろ測定性能は高いといえる。この取り組みにより、システム LSI 中
の PLL のジッタが高精度に検出でき、PLL ノイズの挙動も正確に把握できるように

なった。よって LSI の性能向上に貢献できるものと考える。 
 
2. ２連続のクロック入力を検知する、新方式の PLL アンロック検出回路を提案した。

この検出回路により、PLL のアンロック状態をより簡単に検出できるようになった。 
 
3. 自律制御 PLL のアーキテクチャと大域最適化方式および局所最適化の制御手法を提

案し、その効果を実験により確認した。 
 

3-1. PLL の位相ジッタ特性のプロセスばらつきを抑制できることを明らかにした。

（効果は 26%から 56%程度であった。） 
 
3-2. 電源ノイズの影響による位相ノイズの劣化を緩和できることを明らかにした。 
  ジッタ削減効果は、約 36%であった。 
 
3-3. 温度変動による位相ノイズの劣化を緩和し、常に最小ジッタで PLL を動作でき

ることを明らかにした。 
 
以上、第５章で説明した取り組みにより、常に最適なジッタ特性で、自分自身を自律

制御可能な位相同期回路が実現された。この位相同期回路の実現により、システムLSI中の

PLLの設計手直し等が激減できると考えられ、よって設計コストの低減や、LSI再設計コス

トの低減に貢献できるものと考える。 
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第６章. ΔΣ変調分数分周シンセサイザに 

おけるループバンド幅自動可変化 
 
はじめに 
 

第２章において概説したΔΣ分数分周シンセサイザは、近年のPLLの発達の中でも特筆

すべき成果の一つである [1]。その理由は、非常に細かい出力周波数制御を可能にしながら、

ループバンド幅も広帯域に設定できる点にある。このシンセサイザの実現により、CDMA
やOFDM等を利用する通信システムの携帯無線等への応用が可能となり、携帯電話市場が

大いに発達することになった。 
このようなΔΣ分数分周シンセサイザのシステムLSIへの応用を考えた場合、インダク

タを製作するための厚膜アルミプロセス等の特殊プロセスを使用することは設計コストを

増加させるために困難である。従って、LC発振器等の、低位相ノイズ特性を持つ発振器を

用いることができない。すなわち、位相ノイズ特性に劣り、しかも発振周波数特性が大き

く変動するインバータチェーン発振器を用いて、可能な限り位相ノイズ性能を向上させた

シンセサイザを実現する必要がある。 位相ノイズ向上のためには、設計マージンを最小化

したぎりぎりの設計が必要である。ここで、ΔΣ分数分周シンセサイザの位相ノイズ特性

を大きく左右するパラメータは、同じく 第２章で説明したように、PLLのループバンド幅

である。 
従って、PLL のループバンド幅を、プロセス変動や環境変動にかかわらず一定にし、

設計マージンを最小として、最高の位相ノイズ特性を実現するシステムの開発が必要とな

る。 
本節では、正確に PLL のループバンド幅をコントロール可能な、独自のループバンド

幅調整手法の開発と、その応用事例について解説する。具体的には、ケーブル TV 通信 LSI
用に低位相ノイズ特性を持つΔΣ分数分周シンセサイザを開発した事例について説明する。

本シンセサイザは、10kHzオフセットにおいて-90dBcという低位相ノイズ特性が要求され、

さらに 50kHz 間隔で、発振周波数を調整できる必要がある。このシンセサイザに、新しく

開発した PLL のループバンド幅調整手法を適用し、位相ノイズ特性を満足する PLL の開

発に成功した。 
 
６-１. ループバンド幅調整手法の原理  

 
式(2.2.3)よりPLLのループバンド幅ωnは、近似的に以下の式(6.1.1)で表現される。 
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1

2 2
o p po

n

K I IK
NC N C

ω
π π

= = × ×  (6.1.1) 

 
ここで、式 (6.1.1)の右辺第二項はVCOのゲイン、第三項はフィルタの時定数を、それ

ぞれ意味している。従って、PLLのループバンド幅を制御するためには、VCOのゲイン、

およびループフィルタ時定数を制御すればよいことがわかる。 
 

６-１-１. VCO ゲイン調整の原理 

 
 図 6-1-1- 1 にVCOのゲイン調整方法を示す。 

 

図 6-1-1- 1 VCO ゲインの調整手法 

図に示すように、VCO ゲインを求めるためには、VCO に２つの異なる制御電圧 V1お

よび V2を入力し、次にそれぞれの入力電圧での発振周波数 f1および f2を測定し、その傾き

を計算すればよい。入力する制御電圧 V1 および V2 を、基準電圧源より生成すれば、温度

や電圧に不感な制御電圧を、容易に生成することができる。V2-V1=1[V]とすれば、周波数

差のみを測定することにより、VCO ゲインが容易に計算できる。次に、VCO ゲインの測定

精度について議論する。 
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図 6-1-1- 2 VCO ゲイン測定ブロック 

図 6-1-1- 2 に示すように、VCOの後段に分周器を接続し、その分周器出力で周波

数を測定することとする。ここでV2-V1=1[V]、分周器の分周比をNdivとする。すると、設定

すべきVCOゲインは、分周器出力で見るとKo/Ndivである。必要な周波数精度をα%とすれ

ば、以下の式(6.1.2)にで表される周波数fmeasに対し、カウンタ値が 1 以上の値を取ればよい。 
 

 
100

o
meas

div

Kf
N

α
= ×  (6.1.2) 

 
従って、必要な測定時間Tmeasはfmeasの逆数となるので、式(6.1.3)表される。 
 

 
100div

meas
o

NT
K α

= ×  (6.1.3) 

 

 
 

図 6-1-1- 3 VCO ゲインの可変手法 

図 6-1-1- 3 に、VCOゲインの可変手法を示す。VCO制御信号で駆動される電圧制御電

流源の個数を可変することにより、ディジタル的にVCOゲインを制御する。以上説明した

ように、VCOゲインを測定し、任意の値に調整することが可能となる。 
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６-１-２. フィルタ時定数の調整原理 

 
  次に、フィルタ時定数の調整原理を説明する。フィルタ時定数は Ip/C で決定されるた

め、チャージ電流と容量で決定される同様のパラメータを観測し、マスタースレーブ方式

で時定数を調整する。 

 

図 6-1-2- 1 フィルタ時定数調整手法の原理 

図 6-1-2- 1 に、フィルタ時定数調整手法の原理を示す。発振周波数がIp/Cで決定される

マスター発振器の発振周波数を、チャージポンプ回路の電流を可変することにより調整し、

スレーブ側のPLLのループフィルタの時定数を、素子の相対精度の範囲で制御する。 
 

 

(a)回路構成                     (b)発振波形 

図 6-1-2- 2 マスター発振器の回路構成例 

図 6-1-2- 2(a)に、マスター発振器の回路構成例を示し、(b)にその発振波形を、それぞ

れ示す。マスター発振器の容量CFに引加される電圧は、２つの比較器の基準電圧間を、傾

き±Ip/CFの三角波で上下する。図に示すマスター発振器の発振周波数は、VAを発振振幅と
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し、CFをチャージポンプの負荷容量、Ipを充放電電流値とすれば、発振周波数foscは、以下

の式(6.1.4)で表される。 
 

 
1

2
p

osc
F A

I
f

C V
= ×  (6.1.4) 

 
ここで、VAは 図 6-1-2- 2(a)に示す２つの比較器に入力される比較電圧差となる。２つ

の比較電圧を基準電圧源から生成すれば、温度や電圧依存のない電圧にできる。 
従って理想的には、foscは Ip/CFのみから決定される。比較器および NAND ゲートの伝

播遅延の変動により、fosc は若干変動する。しかしながら、発振周波数を十分に遅くするこ

とにより、これら伝播遅延の変動は、相対的に無視できる範囲に抑えることができる。 
 

６-１-３. 温度変動への対応 
 
 ６-１-１節と ６-１-２節に示した手法は、回路の起動時に 1 回だけ行える調整手法

である。起動時における調整は、素子ばらつきや製造プロセスぱらつきの抑制には、効果

が期待できるが、温度変動には対応することができない。従って、さらに温度変動に対応

して、ループバンド幅を一定に保つ手法の開発が必要である。 
 ここで、VCO ゲインは、温度変動の影響を受けやすい。一方、フィルタ時定数を

決定するパラメータ Ipおよび CFは、Ipは基準電流源より生成できるため、温度変動は少な

く、CF も容量素子値であるので、温度変動の影響は無視できる程度である。従って、フィ

ルタ時定数の温度変動を調整する必要はなく、VCO ゲインの温度変動のみを補償すればよ

いことがわかる。 
 

 

図 6-1-3- 1 ループバンド幅の温度補償手法の原理 
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図 6-1-3- 1 に、ループバンド幅の温度補償手法の原理を示す。式(6.1.1)の中の温度変動

する項はKoのみであるので、Ipを温度に対して可変となるように制御し、KoとIpの積を、一

定に保つように制御する。Ko(t)およびIp(t)が、以下の式(6.1.5)と式(6.1.6)に示す温度の一次

関数で、近似表現されると仮定する。 

 ( ) ( ) ( )27 1o o tK t K tα== −  (6.1.5) 

 ( ) ( ) ( )27 1p p tI t I tα== +  (6.1.6) 

 
このときKo(t)Ip(t)は、式(6.1.7)で表すことができる。 
 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )( )2
27 27 1o p o t p tK t I t K I tα= == −  (6.1.7) 

 
ここで、αt が小さければ、2 次の項として無視できるため、Ko(t)Ip(t)をほぼ一定の値

とすることが可能である。実際のαt の値は、±10%から 20%の範囲である。従って、本手

法を用いた場合、温度変動を 1%から 4%に抑えることが可能である。 
 

RRRL

 

図 6-1-3- 2 温度補償回路の回路構成 

図 6-1-3- 2 に、温度補償回路の回路構成例を示す。図 6-1-3- 2 で、右側のフィー

ドバックループの電流は、抵抗の値をRRとすれば、Vin/RRの一定値となる。また、左側の

フィードバックループの電流は、抵抗の値をRLとすれば、(Vin-VD)/RLとなる。ここでダイ

オードにかかる電圧は、-2mV/℃の割合で減少する。従って、温度補償回路の出力電流Iout

は、以下の式(6.1.8)で表される。 
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( )(0.7 0.002 ( 273))inin

out
R L

V tVI
R R

− − × −
= +  (6.1.8) 

 
式(6.1.8)よりRRとRLの値が決定できる。基準入力電圧をVin=1.0Vとして常温で

10uA、125℃で 13uAのIoutがほしい場合には、式(6.1.8)に値を代入し、連立方程式を解く

ことにより、RL=65.3kΩ、RR=184.9kΩの値を得ることができる。RRとRLの絶対精度変化

は初期の時定数調整ブロックが補償を行う。すなわち、実際のチャージポンプのチャージ

電流Ipは、 
 

 
( )(0.7 2 ( 273))inin

p
R L

V m tVI
R R

α
⎛ ⎞− − × −

= +⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (6.1.9) 

 
となり、時定数調整ブロックがαを決定する。従って、抵抗の絶対精度変動は、αに吸収

され、温度調整時に問題となることはない。 
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６-２. ΔΣ分数分周シンセサイザの設計 

 

表 6-2- 1 ΔΣ分数分周シンセサイザの設計パラメータとその影響および設計方針 

小 大

入力信号周波数
1.量子化ノイズ->拡散幅小
2.ループバンド幅->小

1.量子化ノイズ->拡散幅大
2.ループバンド幅->大

量子化ノイズがなるべく高周波になるよ
うに入力信号周波数は大きく設定する。
分周比が小さくなるのでΔΣ変調の際の
変動を考慮し入力信号周波数を設定す
る。

ΔΣ変調器の変調次数
1.分周器の変動幅->小
2.量子化ノイズの影響->大
3.デジタル回路規模->小

1.分周器の変動幅->大
2.量子化ノイズの影響->小
3.デジタル回路規模->大

変調次数を大きくしたほうが、VCOの近
接位相ノイズレベルを下げることが可能
であるが、変調次数を大きくするとＶＣＯ
の周波数変動が大きくなるためVCOの
可変範囲を大きくとる必要がある。VCO
の可変範囲と考慮した変調次数を選択
する。

ＤＭプリスケーラの分周比
1.回路構成が簡単
2.動作速度->大

1.回路構成が複雑
2.動作速度->小

N=4が後段の回路構成が簡単であること
と比較的動作速度が速いため最適と考
えられる。

ループフィルタ次数
1.回路面積->小
2.位相ノイズ低減効果->小
3.ループ安定性->大

1.回路面積->大
2.位相ノイズ低減効果->大
3.ループ安定性->小

次数を上げたほうが位相ノイズ低減効果
が大きいが安定性の問題で3次フィルタ
以上の低減効果はほぼ同じとなる。従っ
て、4次フィルタを採用する。

チャージポンプ電流
1.位相ノイズ->大
2.フィルタ面積->小
3.固定ジッタ1)->小

1.位相ノイズ->小
2.フィルタ面積->大
3.固定ジッタ1)->大

位相ノイズ特性に影響がない程度になる
べくチャージ電流を小さくする。

VCOゲイン
1.可変範囲->小
2.位相ノイズ->小
3.フィルタ面積->小

1.可変範囲->大
2.位相ノイズ->大
3.フィルタ面積->大

シンセサイザの可変範囲を満足するよう
になるべく小さく設定する。

ループバンド幅
1.量子化ノイズ->小
2.位相ノイズ->大

1.量子化ノイズ->大
2.位相ノイズ->小

量子化ノイズおよび位相ノイズが仕様を
満足するようにループバンド幅を決定。

決定すべきパラメータ
パラメータ変動の効果

設計方針

 
 

表 6-2- 1 に、ΔΣ分数分周シンセサイザの設計パラメータと、その影響および設

計方針を示す。ΔΣ分数分周シンセサイザを設計するためには、PLLの位相ノイズを正確

に予測する必要がある [3]。 PLLの位相ノイズ要因としては、VCOの位相ノイズ、ΔΣ分

周器の量子化ノイズ、チャージポンプ回路の位相ノイズ、ループフィルタの位相ノイズ等

がある。VCOの位相ノイズの理論的見積もりに関しては、RazaviあるいはAri Hajimiriら
の論文が詳しいが、その具体的計算には、回路シミュレータを用いる必要がある [4-6]。現

在では、Cadence社製の高周波回路シミュレータSpectreRFを用いることにより、正確に

VCOの位相ノイズを見積もることが可能である。また、ΔΣ分数分周シンセサイザの分周

器の、量子化ノイズ見積もりに関しては、Perottieらの論文に詳しい [3]。チャージポンプ
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回路の位相ノイズに関しては、Styeartらの論文に記述が見られる [7]。ループフィルタの位

相ノイズに関しては、抵抗が発生する熱雑音が主要因であるので、VCO位相までの熱雑音

の伝達特性を求めれば良い。以下に、PLLシンセサイザで考慮すべき位相ノイズについて、

順次その計算手法について述べる。 
 

６-２-１. ループフィルタが発生する位相ノイズの計算 
 
図 6-2-1- 1 に、ループフィルタの発生するノイズを含むPLLのブロック図を示す。 

 

図 6-2-1- 1 ループフィルタの発生するノイズを含む PLL ブロック図 

 
ここで、ループフィルタ内部の、抵抗R1とR3の発生する熱雑音を、入力換算雑音に変換し

たものをNRとする。NRからPLL出力θoへの伝達特性を求めると、以下の式(6.2.1)として表

される。 
 

 
( ) ( ) 2 22 ( )

( ) 1 ( ) 1
2 2

po o

o R R close R
p po o p p

IK KF s F s
sN sNN N H s NI IK K I IF s F s
sN sN

π ππθ

π π

= × = × = ×
+ +

 (6.2.1) 

 
ここで、Hclose(s)はPLLの入出力位相の伝達関数である。ループフィルタの構成を、図 6-2-1- 
2 に示す３次フィルタとした場合、フィルタの出力に現れる熱雑音は、以下の節点方程式

(6.2.2)を解くことによって求められる。 
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図 6-2-1- 2 熱雑音成分を含む 3 次ループフィルタ回路図 
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 (6.2.2) 

 
式(6.2.2)を解くことにより、フィルタ出力V3の値は、以下の式(6.2.3)のように定まる。 
 

 
{ }

{ }

1 1
3 1 2

1 2 3 1 3 3 3 1 2 1 1 2 3 1 2 3

1 2 1 3 3 1 2
3 2

1 2 3 1 3 3 3 1 2 1 1 2 3 1 2 3
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C RV I
s C C C R R s C R C C C R C C C C C

sC C R R R C CI
s C C C R R s C R C C C R C C C C C

= − ×
+ + + + + + +

+ +
− ×

+ + + + + + +

 (6.2.3) 

 
また、フィルタの入出力ゲインF(s)は、式(6.2.4)として求めることができる。 
 

 
{ }

1 1
2

1 2 3 1 3 3 3 1 2 1 1 2 3 1 2 3

1( )
[ ( ) ( ) ]

sC RF s
s s C C C R R s C R C C C R C C C C C

+
=

+ + + + + + +
 (6.2.4) 

 
したがって、フィルタ内部の抵抗R1およびR3を、入力換算雑音に変換した場合の

変換ゲインFR1(s)およびFR3(s)は、式(6.2.3)を式(6.2.4)で割ることにより、それぞれ式(6.2.5)
と式(6.2.6)で表される。 
 

 1 1
1

1 1

( )
(1 )R

sC RF s
sC R

=
+

 (6.2.5) 
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 1 2 1 3 3 1 2
3

1 1

( ( ))( )
1R

s sC C R R R C CF s
sC R
+ +

=
+

 (6.2.6) 

 
抵抗で発生する熱雑音は、In2=4kT/Rで表すことができるので、最終的にフィルタ抵抗の発

生する熱雑音がPLL位相へ及ぼす影響PLL_NoiseNRは、以下の式(6.2.7)で表される。 
 

 ( )
2

2 2 2 2 2
1 1 3 3

2_ ( ) ( ) ( )NR n R n R close
p

PLL Noise I F s I F s H s
I
π⎛ ⎞

= × + × × ×⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (6.2.7) 

 
６-２-２. チャージポンプ回路が発生する位相ノイズ 

 
次に、チャージポンプ回路の発生する雑音に関して、その見積もり手法を以下に

述べる。図 6-2- 2- 1 に、時系列で表現したチャージポンプ回路の電流ノイズと、リセット

パルスの関係を示す。 

 

図 6-2- 2- 1 時系列で表現したチャージポンプ回路の電流ノイズとリセットパルスの関係 

チャージポンプ回路の電流源の雑音を Inch(t)で、リセットパルスを CP(t)で、それ

ぞれ表現する。リセットパルス CP(t)は、非常に短い期間 Tpだけ、Inch(t)をフィルタに出力

する。すなわち、Inch(t)の周波数スペクトル Inch(ω)は、期間 Tclkでサンプリングされるので、

周波数帯域 1/2Tclkの中に折り返されたスペクトルとなる。パルス幅 Tpで折り返される信号

成分は、Tpの期間中、一定値をとると考えられる周波数帯域であるので、帯域幅 1/(2Tp)内
の周波数成分が、折り返されると考えるのが妥当である。 

Inch(ω)は、MOSトランジスタの 1/fノイズ成分と熱雑音成分を含むが、熱雑音が 図

6-2- 2- 2 に示すように 10GHz付近まで均一に分布していると考えられる。ここで帯域幅

1/(2Tp)の熱雑音と、1/fノイズのノイズ電力を比較すると、圧倒的に熱雑音成分が大きい。

従って、1/fノイズの寄与は無視できる程度である。 
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図 6-2- 2- 2 考慮すべきチャージポンプ回路の雑音成分 

 
すなわち、チャージポンプ回路のリセットパルス出力には、チャージポンプ回路

の電流源の、周波数 1/(2Tp)程度まで分布した熱雑音成分が含まれることになる。しかし、

チャージポンプ回路は、期間TclkのうちTpしか動作しないので、その実効的なパワーを計算

するには、係数Tp/Tclkを乗じる必要がある。すなわち、式(6.2.8)で表すことができる。 
 

 1/(2 )
( 1/ )PTp

clk

T
f df

T
× +∫０

チャージポンプ回路のリセットパルスに含まれる雑音電力＝

チャージポンプ回路の 熱 雑音
 (6.2.8) 

 
式(6.2.8)に示す電力を持ったパルス波形が、チャージポンプ回路から出力されると

考えられる。ノイズ成分がTpの期間で一定値をとると仮定すると、その周波数スペクトル

CP(ω) は、以下のフーリエ変換によって、式(6.2.9)で表すことができる。 
 

 

1
/ 2

1
/ 2

2sin( )1( ) ( )
clk

clk

T
pI t

clk clk
T

T
CP CP t e dt

T T
ω ω

ω
ω

−

−

= =∫  (6.2.9) 

 
式(6.2.9)を図示すれば、図 6-2-2- 3 で表すことができる。 
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図 6-2-2- 3 チャージポンプ回路のリセットパルスのフーリエ変換スペクトル 

 
すなわち、チャージポンプ回路の出力スペクトルは、約 1/2Tpの周波数までフラットな帯域

を持つスペクトルとなる。従って、式(6.2.8)で示した電力が、1/2Tpの帯域まで均一に分布

したノイズスペクトルとして、チャージポンプノイズは出力される。結局、チャージポン

プ回路の電流ノイズ成分は、リセットパルスによって、周波数帯域(1/2Tp)内の成分が、平

均化されて出力されることがわかる。チャージポンプ回路の出力ノイズの、1/2Tp帯域内電

力Ncp_outは、チャージポンプ回路の動作割合を考慮して、式(6.2.10)で表される。 
 

 
1/(2 )

_ ( 1/ )PTp
cp out

clk

T
N f df

T
= × +∫０ チャージポンプ回路の 熱 雑音  (6.2.10) 

 
さらに、周波数あたりの平均電力Ncp_out_aveは、1/fノイズ成分を無視すれば、式(6.2.11)と表

すことができる。 
 

 

1/(2 )

_ _
1

1/(2 )

4 ( )

PTp
cp out ave

p clk

p
p n

clk

T
N df

T T

T
kt gm gm

T

= ×

= × +

∫０ チャージポンプ回路の熱雑音

 (6.2.11) 

 
従って、チャージポンプ回路で発生するノイズスペクトルScp_out(s)は 図 6-2-1- 1 のNRを

Ncp_out_ave1/2で置き換えたものに等しく、式(6.2.12)で表される。 
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 1/ 2
_ _ _

2 2( ) ( ) 4 ( ) ( )p
cp out cp out ave close p n close

p clk p

T
S s N H s kt gm gm H s

I T I
π π

= × × = × + × ×

 (6.2.12) 
 

通常の整数分周 PLL では、チャージポンプ回路の動作割合 Tp/Tclkは、定常状態では非常に

小さな値となるため、チャージポンプの熱雑音によるノイズは無視できる。ところが、分

数分周 PLL では、Tpは変動し、平均の Tp/Tclkが 0.1 から 0.3 程度に大きくなるため、設計

上無視できなくなる場合があるので、注意が必要である。 
 

６-２-３. ΔΣ分周器が発生する量子化位相ノイズ 
 

ΔΣ分周器で発生する量子化ノイズ雑音スペクトルSΦout(f)は、先に挙げたPerrott
らの論文に詳しく、以下の式(6.2.13)で表すことができる [3]。 
 

 ( ) ( )( )( )2( 1)221( ) ( ) 2 2sin ( )
m

out clk close clk r
clk

S f T H s fT S f
T

π π
−

=Φ  (6.2.13) 

 
ここで、mは量子化器の次数であり、Sr(f)は量子化ノイズスペクトルである。量子化ノイズ

が白色雑音となるとすれば、Sr(f)=1/12 である。最後に、VCO位相ノイズがPLL出力に与え

る影響Svout(s)は、VCOのスペクトルSvco(s)と位相誤差の伝達関数になるので、式(6.2.14)に
示すとおりである。 

 1( ) ( )
( ) 1

2

Vout vco
p o

S s S s I KF s
sNπ

= ×
+

 (6.2.14) 
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６-３. ΔΣ変調分数分周シンセサイザの試作 

 
６-３-１. PLL 回路仕様の決定 

 
今回試作した周波数シンセサイザの要求仕様を以下に示す。 
 
入力信号： 26ＭＨｚ 
出力信号： 100MHz-200MHz( 50KHz step ) 
ロック時間： 1msec 
位相ノイズ： -90dB@10kHz 以下 
スプリアス： -40dB 以下 
 
 今回、要求される位相ノイズレベルは-90dB@10kHzと低レベルである。また、微細化プ

ロセスを使用するため、低位相ノイズ特性を持つLC発振器が使用できないという制約もあ

る。従って、通常の整数分周PLLであれば、ループバンド幅を広帯域に設定しなければ、

位相ノイズレベルを達成することは困難である。しかしながら、今回の出力信号の周波数

ステップは 50kHzであるため、通常の整数分周PLLで設計を行えば、入力信号周波数を

50kHzとしなければならない。従って、ループバンド幅は約5kHzが上限となってしまう[2]。
このバンド幅は狭帯域であり、位相ノイズレベルを達成することは非常に難しくなる。従

って、今回はΔΣ変調を用いた分数分周PLLでの設計が必須となる。 

 また、スプリアスノイズレベルの規定も-40dB 以下と厳しいため、スプリアスノイズが拡

散されやすいΔΣ変調 PLL を使用することは理にかなっている。 
 

以上の位相ノイズ計算結果およびフィルタ定数決定手法について、Microsoft 社の表計

算ソフト Excel に計算式を実装し、フィルタ定数および位相ノイズの理論計算を行い、Δ

Σ分周シンセサイザの最適仕様について検討した。 
VCOの回路構成は、次節で詳細について説明を行うが、位相ノイズが小さく、かつ周

波数特性が、電源電圧および温度変動等の影響をなるべく受けないものを選択する必要が

ある。すなわち、検討の前提として、VCOの位相ノイズ特性はあらかじめ、ある程度のレ

ベルで決定されていることを、考慮しておく必要がある。従って、与えられたVCO位相ノ

イズ特性に対して、最適なPLL仕様を検討することになる。具体的には、表 6-2- にまとめ

た設計方針に従い、PLL仕様を検討する。 
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入力信号周波数についての検討 

 
分周器の量子化ノイズは、入力信号周波数を大きくするほうが広帯域に拡散し、PLL

のループフィルタでノイズ除去しやすくなる。加えて、ループフィルタの帯域も広帯域化

が可能となり VCO の位相ノイズも除去しやすくなる。ただし、入力信号周波数を大きくす

ると、分周器の分周比が小さくなり、ΔΣ変調を用いた場合に分周比の変動率が大きくな

る。また、シンセサイザの周波数分解能も小さくなる。例えば４次のΔΣ変調器を用いた

場合には分周比は±7 だけ変動する。従って、分周比の変動を±30％程度に抑えようとする

と、分周比は 20 以上必要となる。今回の最小出力周波数は 100MHz なので、入力信号周

波数は 5MHz 程度となる。 
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図 6-3-1- 1 入力信号周波数が低い場合のＰＬＬ出力スペクトル 

入力信号周波数を５ＭＨ程度とした場合には、図 6-3-1- 1 に示すように、量子化ノイズ

が低域に拡散する。すると、PLLのループフィルタ帯域を低くしなければ、量子化ノイズ

を除去することができなくなってしまう。従って、今回のPLLでは、入力信号周波数を

26MHz/3=8.67MHzとし、PLLの出力信号は 200 から 400MHzとして、PLL出力を２分周

して、100 から 200MHzの出力を取り出す構成としている。図 6-3-1- 2 に、入力信号を

8.67MHzとした場合の、PLLの位相ノイズスペクトルを示す。量子化ノイズが高域に移動
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し、ループフィルタでの除去比が大きくなるため、ノイズ仕様を満足するようになる。 
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図 6-3-1- 2 入力信号周波数が高い場合のＰＬＬ出力スペクトル 
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量子化器の次数に対する検討 

 
次に、量子化器の次数と位相ノイズスペクトルの関係について検討する。図 6-3-1- 3

に量子化器の次数が２次と４次の場合の位相ノイズスペクトルを示す。高次量子化器を用

いたほうが、量子化ノイズをより高域に拡散できるため、PLLのループフィルタで量子化

ノイズを除去しやすいことがわかる。今回は量子化器の次数は、４次量子化器を使用する。 
 

 

-300

-250

-200

-150

-100

-50

0

1.00E+03 1.00E+04 1.00E+05 1.00E+06 1.00E+07 1.00E+08 1.00E+09

VCO位相ノイズ＋伝達関数

補間結果

量子化ノイズ

トータルノイズ

R1の雑音(dB)

R3の雑音(dB)

チャージノイズ[dB]

位相ノイズ規格

-300

-250

-200

-150

-100

-50

0

1.00E+03 1.00E+04 1.00E+05 1.00E+06 1.00E+07 1.00E+08 1.00E+09

VCO位相ノイズ＋伝達関数

補間結果

量子化ノイズ

トータルノイズ

R1の雑音(dB)

R3の雑音(dB)

チャージノイズ[dB]

位相ノイズ規格

量子化ノイズ

量子化ノイズ

 
(a) 量子化器の次数=2 次                  (b) 量子化器の次数=4 次 

図 6-3-1- 3 量子化器の次数と PLL 出力スペクトルの関係 

ループバンド幅に対する検討 

 
ループバンド幅については、量子化ノイズスペクトルと VCO の位相ノイズスペクトル

の両方を低減し、位相ノイズ仕様を満足するように決定する必要がある。 
図 6-3-1- 4 に、ループバンド幅を 100kHzと 250kHzにした場合の、位相ノイズスペク

トル計算値を示す。バンド幅が 100kHzの場合には、VCOの位相ノイズが仕様を満足せず、

また 250kHzの場合には、量子化ノイズが仕様を満足しないことがわかる。設計では位相ノ

イズ及び量子化ノイズ双方が仕様を満足するように、ループバンド幅を 150kHzに調整した

（図 6-3-1- 2 を参照のこと）。 
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(a) ループバンド幅=100kHz          (b) ループバンド幅=250kHz 

図 6-3-1- 4 ループバンド幅と PLL 出力スペクトルの関係 

 
チャージポンプ回路とフィルタ部の設計 

 

表 6-3-1- 1 分周比とチャージ電流の対応 
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244.4pF

29.52pF 7.78pF

 

図 6-3-1- 5 3 次ループフィルタパラメータ 

本 PLL では、入力信号を 26/3MHz とし、200-400MHz の周波数出力を行うため、分

周器の設定としては、整数分周で 23 から 46 の範囲で可変可能であることが必要である。 
従って、本PLLでは、分周数に応じて７段階でチャージ電流を切り替え、ループバンド

幅が一定となるような制御を行っている。４次ループPLLでの３次ループフィルタの設計

法は、２-３-２節に示したとおりである。VCOゲインが 250ＭＨｚとした場合のフィルタ定

数について分周数に対するチャージポンプ電流値を 表 6-3-1- 1 に、フィルタパラメータを

図 6-3-1- 5 に、それぞれ示す。PLLのループバンド幅が一定であるため、フィルタの素子

パラメータは常に一定である。すなわち、チャージ電流のみを変えることにより、分周比

の変化に対応できる。 
この場合、チャージポンプ電流の最小値は約 9uAであるが、チャージ電流からのスペ

クトルは、図 6-3-1- 2 に示すように、チャージポンプ回路の周期に対する動作割合を約３

割とした場合でも、-125dB以下程度であるため、位相ノイズ仕様に影響を与えるレベルで

ないことがわかる。（チャージポンプ回路の動作割合は、４次量子化器の分周変化幅が±７

であることと、整数分周比の最小値が 23 であることから求めることができる。） 
また、フィルタを構成する２つの抵抗 R1および R3にから発生する熱雑音レベルは、ピ

ークでも-120dB 以下であるので、問題となるレベルではないことが確認できる。 
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６-３-２. シンセサイザ回路構成詳細 

 

 
 

図 6-3-2- 1 ループバンド幅自動調整機能付きΔΣ変調分数分周シンセサイザのブロック図 

図 6-3-2- 1 に、周波数シンセサイザのブロック図を示す。ブロック図は、位相同

期回路、ゲイン制御ブロック、時定数制御ブロック、基準電圧発生回路および温度補償回

路より構成されている。PLLのループバンド幅は、VCOゲイン、チャージポンプ回路、お

よびループフィルタで構成されるフィルタの時定数で決定される。従って、ループバンド

幅を制御するためには、VCOゲインとフィルタの時定数の両方を、正確に制御する必要が

ある。 
本 PLL では、まず初期動作時に VCO ゲインとフィルタ時定数を調整回路により

決定する。PLL の動作時には VCO ゲインの温度変動を相殺するように温度調整回路がチャ

ージポンプ電流を変更し、フィルタ時定数を変化させ、ループバンド幅を一定に保つよう

に制御を行う。 
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VCO 回路構成 

 
 

図 6-3-2- 2 VCO の差動ステージの回路構成 

 
図 6-3-2- 2 に、VCOの差動ステージの回路構成を示す。LC発振器は、理想状態を

考えた場合位相ノイズをゼロにすることができるが、インバータチェーン回路では、ディ

レイ素子にトランジスタを使用するため、位相ノイズ特性を向上させるためには、トラン

スコンダクタンスを大きくとる必要がある。すなわち、消費電力の増大と素子面積の増加

を招くため、ノイズ特性の向上には限界がある。VCO回路は、図に示す差動ステージを、

５段接続して構成する。Ari Hajimiriらの議論にもあるように、VCO回路の発振波形は、で

きるだけ上下対称でＤＣ成分を含まないほうが、位相ノイズが小さくなるため、駆動回路

部分はMp3とMn1のインバータ構成とし、発振振幅の上下の傾きが揃うように調整する [5-6]。
また、Mn3とMn4は、振幅をクランプするように働き、電流源Mp1とMp2が非飽和領域に入

らないようにし、電源変動の影響を緩和する。MOSトランジスタ素子は基本的に 1/fノイズ

が大きいが、ゲートをスイッチングパルスで駆動してやれば、ノイズは広帯域に拡散し 1/f
ノイズが低減されると考えることができる。従って、差動ステージの駆動パルスが、発振

周波数に比べて相対的に小さくなるように、差動ステージの数は多いほうがよい。もっと

も、回路を構成するトランジスタが多くなればその分雑音源も増えるため、差動ステージ

の段数には最適値が存在する。本差動ステージの場合は５段が最適である。 
 

VtoI 変換器 

 
VCO設計において、電圧電流変換器の設計は、VCOステージ本体と同様に重要で

ある。PLLのループバンド幅を調整する場合には、VCOの発振周波数特性はできるだけ線
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形であるほうがVCOの発振周波数の広いレンジでループバンド幅を一定にできる。従って、

できるだけ線形特性を示しかつ発生する位相ノイズが少なくなるような電圧電流変換器が

求められる。例えば線形性を向上させる手法としては、図 6-3-2- 3 に示すような、演算増

幅器を用いた電圧電流変換回路を用いることが考えられる。 
 

 

図 6-3-2- 3 演算増幅器を用いた VtoI 変換回路とノイズ源 

 
この場合、図 6-3-2- 3 で示した回路のVoutに含まれるノイズ成分について計算する

と、以下の式(6.3.1)が導かれる。 
 

 
/ / 0c V V out L L

nc V out

V R I V R I

V A V V

⎧ + + + =⎪
⎨

+ =⎪⎩
 (6.3.1) 

 
従って、式(6.3.1)よりVoutに含まれるノイズは、以下の式(6.3.2)となる。 

 

 
( ( ) / ) ( ) /( )L V L V n V

out L L V n V V
L

V
V

R R I I V AV R I I V A RR R
A

+ −
= ≅ + +

+
 (6.3.2) 

 
ここで、Avは差動増幅器のゲインであり、Vnは演算増幅器出力に含まれるノイズ

成分であり、RLは出力PMOSトランジスタのコンダクタンスの逆数を示す。差増増幅器を 図

6-3-2- 4 に示すような、一段増幅器とした場合のVnについて計算する。 
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図 6-3-2- 4 差動増幅回路とノイズ源 

 
差動増幅回路のノイズ源を考慮した小信号等価回路を、図 6-3-2- 5 に示す。 

In

Id1 Id2

Ir IL

 

図 6-3-2- 5 ノイズ源付き小信号等価回路 

図6-3-2- 5に示す等価回路より節点方程式を立てると、以下の連立方程式(6.3.3)が導かれる。 
 

 
1 1 1

1 1 2

1 2

/ ( ) / 0

( ) / ( ) / / 0

/ ( ) / / 0

m c in r d

c in c out in c s d d n

out L out c in m L d

V R V V R I I

V V R V V R V R I I I

V R V V R V R I I

⎧ + − + + =
⎪⎪ − + − + − − + =⎨
⎪ + − + + + =⎪⎩

 (6.3.3) 

 
式(6.3.3)の連立方程式を計算すると、出力ノイズVoutは以下の式(6.3.4)となる。 
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1 2

( 2 ) ( 2 )

( 2 ) ( 2 )

L in in s L in in m s L m s
out d d n

L in in m s L m s L in in s L m s
L r

R R R R R R R R R R R RV I I I
Denom Denom Denom

R R R R R R R R R R R R R R RI I
Denom Denom

+ + +
= + +

+ + + + −
+ +

 (6.3.4) 

smLsminmsLin RRRRRRRRRRDenom ++++++=∴ )2()2(2  

ここで、Rmはカレントミラートランジスタの駆動能力の逆数である。Rmのみが式(6.3.4)の
なかで他の抵抗値より小さいと考えられるので、式(6.3.4)は以下の式に簡略化される。 
 

 
1 2

( 2 ) ( 2 )

( 2 ) ( 2 )

L in in s L in in s L m s
out d d n

L in in s L in in s
L r

R R R R R R R R R R RV I I I
Denom Denom Denom

R R R R R R R RI I
Denom Denom

+ +
= + +

+ +
+ +

 (6.3.5) 

 
また、入出力ゲインAvは以下の式(6.3.6)となる。 
 

 
( 2 )in L m in s

v
R R G R RA

Denom
+

=  (6.3.6) 

 
従って、式(6.3.2)の第二項Vn/(AvRv)は、以下の式(6.3.7)であらわすことができる。 
 

 1 2/( ) ( ) /n v v d d L r mV A R I I I I G= + + +  (6.3.7) 

 
従って、トータルノイズは以下の式(6.3.8)で近似される。 
 

 1 2( ) ( ) /out L L V d d L r mV R I I I I I I G≅ + + + + +  (6.3.8) 

 
次に、図 6-3-2- 6 (a)に示す、ソースフォロワ抵抗を持つVtoI変換器の位相ノイズ特性につ

いて検討する。 
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(a)                         (b) 

図 6-3-2- 6 ソースフォロワタイプの VtoI 変換器とそのノイズモデル 

 
図 6-3-2- 6 (b)のノイズモデルより、出力ノイズを計算すると、以下の式(6.3.9)となる。 
 

 ( )1 ( )
( )out S P S N P n P S N P

p N S

V R R I R R I R R R I
R R R

= + + +
+ +

 (6.3.9) 

 
ここで、RN>>Rp,Rsであると考えられるので、Voutは、式(6.3.10)で近似計算される。 
 

 ( )out P n pV R I I≅ +  (6.3.10) 

 
従って、ノイズ源の数を比較した場合、ソースフォロワタイプのほうが、演算増

幅器を用いる場合よりも、位相ノイズ量を 3 分の１程度に抑えることが可能であると考え

られる。線形性は演算増幅器タイプが優れているが、位相ノイズ仕様が厳しいため、今回

はソースフォロワタイプの VtoI 変換器を採用する。 
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ゲイン制御ブロック  

 
本分数分周シンセサイザでは、ループバンド幅を正確に制御する必要がある。ループバ

ンド幅を制御するには、VCO ゲインの制御と、PLL のチャージポンプ回路を含めたフィル

タ時定数を、制御する必要がある。 
 

 

 

図 6-3-2- 7 ゲイン制御ブロック図 

 
図 6-3-2- 7 に、ゲイン制御ブロックのブロック図を示す。また、図 6-3-2- 8 には、ゲイ

ン制御ブロックのタイミングチャートを示す。ゲイン制御ブロックは、５段階の２分岐探

査によりゲイン設定を行う。まずVCOには 2Vが印加され、VCO出力はカウンタによりカウ

ントアップされる。αusecの期間カウントアップが行われる。次に、VCOには 1Vが印加さ

れ、今度はVCO出力によって、カウンタのカウントダウンが行われる。カウンタのアップ

数およびダウン数は、(VCOの発振周波数)×αとなるので、(最終的にカウンタに残った値)
×1/α= VCOゲインと計算できる。従って、ゲイン期待値を所望の値に設定することにより、

VCOゲインの制御が決められた時間内で可能となる。 
 



 １６５

 

図 6-3-2- 8 ゲイン制御ブロックのタイミングチャート 

 
カウントアップとダウンの期間αは、ゲイン設定精度によって決定される。今回分周器

設定は 40 であり、目標設定ゲインは 280MHz/V とすると、分周後のゲインは 7MHz/V と

なる。1%の精度を求めるならば、0.07MHz の周波数に対してカウンタ値が、１以上の値を

とればいいので、αの値は 1/0.07≒14.3usec と計算される。 
 

時定数調整ブロック 

 
 時定数調整ブロックでは、基本的な動作はゲイン制御ブロックと同じであるが、カ

ウントダウンを行う期間はない。時定数調整は、VCOの代わりに、マスター発振器の発振

周波数をカウントする。マスター発振器の回路構成を、図 6-3-2- 9 に示す [9]。 

 

(a)回路構成                     (b)発振波形 

図 6-3-2- 9 マスター発振器の回路構成と発振波形 

マスター発振器の発振周波数が十分に遅く、ゲート遅延の影響が無視できるとし

た場合、マスター発振器の発振周波数Dummy_Freqは式(6.3.11)で表される。 
 

 _
2

P

F

IDummy Freq
C

=  (6.3.11) 
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PLLのループバンド幅ωは、近似的に以下の式(6.3.12)で表現される。 
 

 
1/ 2

2
P oI K

C
ω

π
⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

＝  (6.3.12) 

 
ここで、Ipはチャージポンプ電流、Koは VCO ゲイン、C はループフィルタ容量を

示す。VCO ゲインはすでに制御されているのであとは Ip/C を制御すれば良く、マスター発

振器の発振周波数 Ip/2CFを制御することにより、PLL のループバンド幅も、チャージポン

プ電流と容量の相対精度で制御できる。マスター発振器の設定精度としても、1%以内の精

度を求めることとする。今回のマスター発振器の設定ターゲット周波数を、425kHz とすれ

ば、カウンタの動作期間をβusecとした場合、カウンタ値は 425×β×1000で表現される。

ゲイン調整の議論と同様に、周波数精度は 1%精度であるので、4.25×β×1000>1 となれ

ばよい。 従って、β=1/(4250)≒235usec と計算される。 
 

温度補償回路 

 
図 6-3-2- 10 に、温度補償回路の構成を示す。 

 

図 6-3-2- 10 温度補償回路の回路構成 

 
図 6-3-2- 10 で、右側のフィードバックループの電流は、抵抗の値をRRとすれば、

Vin/RRの一定値となる。また、左側のフィードバックループの電流は、抵抗の値をRLとすれ

ば、(Vin-VD)/RLとなる。ここでダイオード電圧VDにかかる電圧は、-2mV/℃の割合で減少
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する。従って、温度補償回路の出力電流Ioutは、以下の式(6.3.13)で表される。 
 

 
( )(0.7 2 ( 273))inin

out
R L

V m tVI
R R

− − × −
= +  (6.3.13) 

 
式(6.3.13)よりRRとRLの値が決定できる。Vin=1.0Vとして常温で 10uA、125℃で 13uAの温

度変化が欲しい場合には、式(6.3.13)に値を代入して連立方程式を解くことによりRL=65.3k
Ω、RR=184.9kΩの値を得ることができる。RRとRLの絶対精度変化は、初期の時定数調整

ブロックが補償を行う。すなわち、実際のチャージポンプのチャージ電流Ipは、 
 

 
( )(0.7 2 ( 273))inin

p
R L

V m tVI
R R

α
⎛ ⎞− − × −

= +⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (6.3.14) 

 
となり、時定数調整ブロックがαを決定する。従って、抵抗の絶対精度変動は、αに吸収

され、問題となることはない。 
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ΔΣ変調器 

 

Mreg

Kreg

 

図 6-3-2- 11 ΔΣ変調器ブロック図 

 
図 6-3-2- 11 に、本Fractional-Nシンセサイザに用いた、ΔΣ変調器のブロック図

を示す [10-13]。ΔΣ変調器は、２次の変調器の２段従属接続構成で構成され、4 次変調器

を構成する [14]。分数分周器を決定する入力K_regのデータ幅は、20 ビットであり、整数

分周比を決定するM_regのデータ幅は、9 ビットである。ΔΣ変調器の出力は、パルススワ

ローカウンタに接続され、上位 8 ビットがPカウンタ値を決定し、下位 2 ビットがSカウン

タ値を決定する。パルススワローカウンタによって制御されるデュアルモジュラスプリス

ケーラの分周比は、4/5 分周である。 
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デュアルモジュラスプリスケーラ 

 

 

図 6-3-2- 12 4/5 デュアルモジュラスプリスケーラのブロック図 

 

OUT4

OUT2

RP

REN

mc

 

 

図 6-3-2- 13 4/5 デュアルモジュラスプリスケーラのタイミングチャート 

図 6-3-2- 12 に、デュアルモジュラスプリスケーラのブロック図を示し、図 6-3-2- 13 にそ

のタイミングチャートを、それぞれ示す [15]。デュアルモジュラスプリスケーラは、２分

の１分周器の２段縦属接続構成で、mc=”Low”の場合には、そのまま 4 分周器として動作す

る。mc=”High”の場合には、分周器の最終のサイクル(out2=”High”およびout4=”High”)に
おいて、Div3 のリセットパルスが解除される(REN=”Low”)ことにより、Div3 よりリセッ

トパルスが発生し、Div1 とDiv2 を１クロックの間、スリープ状態とする。従って、デュア
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ルモジュラスプリスケーラは、５分周器として動作する。この回路方式の利点はmcの設定

までに 3.5 クロックのセットアップ時間が取れる点にある。これはセットアップ時間として

は最大である。 
 

 
 

図 6-3-2- 14 分数分周ブロック全体図 

図 6-3-2- 14 は、分数分周ブロックの全体図である。PSカウンタ出力により、4 次デル

タシグマ変調器が動作し、PSカウンタ値を決定する。PSカウンタの設定値により、4/5 デ

ュアルモジュラスプリスケーラの動作割合が決定される。 
 

６-３-３. 試作結果 
 
   以上説明した分数分周シンセサイザを、0.13umCMOSプロセスで設計製作し、その性

能を評価した [16]。図 6-3-3- 1 に、テストチップのレイアウト図を示す。 

Temp.
Cnt.

Fil. & Gain
Cnt.

VCO

3rd Order
Filter

 

図 6-3-3- 1 テストチップレイアウト 
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 チップサイズは 0.9mm×0.68mm である。デルタシグマ変調器と、ループバンド幅調整

回路を合わせたゲートサイズは、5500 ゲートである。 
まず、シンセサイザのループバンド幅調整機能の確認を行った。図 6-3-3- 2 に、

VCOゲイン調整パラメータを変化させた場合の、VCO発振周波数特性を示す。 
 

 

図 6-3-3- 2 ゲイン調整パラメータを変化させた場合の VCO 周波数特性 

 
図より、ゲイン特性が確実に変化していることがわかる。次に、図 6-3-3- 3 に、

VCOゲイン調整後のVCO周波数特性を、10 チップに関して測定した結果を示す。 
 

 

 

図 6-3-3- 3 VCO ゲイン調整後の VCO 周波数測定(10 チップ) 



 １７２

 
この場合の、VCO のゲインばらつき測定結果を以下の表に示す。 
 

表 6-3-3- 1 ゲイン調整後の VCO のゲインと制御コード 

MIN AVE MAX σ

REG 17 17.22 18 0.44
Gain 275.6 282.2 285.4 3.1  

 
表 6-3-3- 1 から、VCOゲインが、250 から 300MHz/Vの規格値内に、制御されて

いることがわかる。図 6-3-3- 4 には、時定数制御ブロックのマスター発振器の発振波形を

示す。 
 

425KHz

 

図 6-3-3- 4 マスター発振器の出力波形 

 
発振周波数が設定値の 425kHzに制御されていることがわかる。 また、図 6-3-3- 5 には、

発振周波数キャリブレーション中の、制御信号のロジックアナライザでの観測波形を示す。 
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図 6-3-3- 5 キャリブレーション中の制御信号のロジックアナライザ観測波形 

 
図 6-3-3- 5 より、キャリブレーションが上位ビットから決定され、制御動作が正常に行わ

れていることが確認できる。 
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図 6-3-3- 6 PLL 出力の位相ノイズスペクトル波形観測結果 

 
図 6-3-3- 6 に、PLLの位相ノイズ特性を示す。位相ノイズが-90dBc以下に抑制さ

れ、PLLが設計見積もり通りに設計されていることが確認できた。また、発振周波数に対

する位相のノイズレベルについて、図 6-3-3- 7 に測定結果を示す。 
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図 6-3-3- 7 PLL 出力の位相ノイズレベルの出力周波数依存性 

 
図 6-3-3- 7 より、PLLの出力周波数 114MHzから 174MHzの間において、位相ノ

イズスペクトルの 10kHzオフセットから 300kHzオフセットの範囲で、位相ノイズレベル

が-90dBc以下に、抑制されていることがわかる。また、CMOSトランジスタの駆動能力が

変化した場合について、図 6-3-3- 8 から 図 6-3-3- 10 に出力位相ノイズスペクトルを、そ

れぞれ示す。 

 

図 6-3-3- 8  PLL の出力位相ノイズスペクトル(FF サンプル:5 チップ) 

 



 １７５

 

図 6-3-3- 9  PLL の出力位相ノイズスペクトル(TYP サンプル:5 チップ) 

 

 

図 6-3-3- 10 PLL の出力位相ノイズスペクトル(SS サンプル:5 チップ) 

 
図よりわかるように、プロセスばらつきやチップばらつきに関係なく、全てのチ

ップで、同一バンド幅(150kHz)を有していることがわかる。すなわち、ループバンド幅調

整回路が、有効に機能していることが確認された。 
 
表 6-3-3- 2 に、本LSIの性能諸元をまとめる。 
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表 6-3-3- 2 ループバンド幅調整機能付ΔΣ分数分周シンセサイザ諸元 

Input Freq . 26/3 MHz
Divider Ratio 23-47

Freq . Resolution 8.265 Hz ( Input Freq ./220)

Order of 4
Phase Noise <-90 dB @10 KHz - 300 KHz
Spurious Noise <-40 dB
PLL Loop Bandwidth 150 KHz ±3%)

VCO Gain 250 M- 300 MHz /V

Power Consumption 8.4 mA( Analog 3.3V)
1.9 mA( Digital 1.2V)30 mW
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６-４. まとめ 

 
 以上、本節の目的は、低位相ノイズ特性を示すΔΣ周波数シンセサイザを、システ

ム LSI 上で実現することであった。 そのため、位相ノイズ特性に劣るインバータチェー

ン VCO を用いても低位相ノイズ特性を実現できる手法として、PLL ループバンド幅の自動

調整手法を開発した。その結果、-90dBc@10kHz の位相ノイズ特性と、50kHz の周波数分

解能を持つΔΣ周波数シンセサイザの開発に成功した。以下の成果をまとめる。 
 

１． VCO ゲインと PLL フィルタ時定数を PLL 起動時にディジタル的に調整

し、PLL 動作時の VCO ゲインの温度変動を、PLL フィルタ時定数をチャージポ

ンプ回路のチャージ電流をアナログ的に変化させて補償する、新規の PLL ループ

バンド幅制御手法を提案した。また、その設計手法と精度を明らかにした。 
 

1-1. PLL のループバンド幅制御には、VCO ゲイン制御とフィルタ時定数制御

が必要であることを明らかにした。 
 
1-2. VCO ゲインの温度変動には温度補償回路を新規に設計し、温度変動を抑制

できることを明らかにした。 
 
1-3. VCO ゲイン制御手法とその設計手法について明らかにした、ゲイン制御分

解能と VCO ゲイン測定時間等の関係を明らかにした。 
 
1-4. フィルタ時定数とその設計手法について明らかにした、フィルタ時定数制

御分解能とフィルタ時定数測定時間等の関係を明らかにした。 
 
1-5. 温度補償回路の出力電流の温度依存性について明らかにし、その調整手法

を具体的に示した。 
 

２． ΔΣ周波数シンセサイザの設計方針、および位相ノイズスペクトルの計算

手法について明らかにした。 
 

2-1. ループフィルタの発生する位相ノイズについて定量的に解析を行った。 
 
2-2. チャージポンプ回路の発生する位相ノイズについて定量的に解析を行った。 
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2-3. 電圧制御発振回路に使用する２種類の電圧電流変換回路の発生する位相ノイ

ズについて定量的に解析を行い、電圧電流変換回路の回路形式を決定した。 
 
2-4. ΔΣ変調分周器の発生する量子化位相ノイズについて、定量的に解析を行っ

た。 
 
2-5. 2-1 から 2-4 の取り組みで定量化された位相ノイズと PLL の伝達関数より、

PLL の発生する位相ノイズを定量的に導出し、ΔΣ分数分周シンセサイザの

入力信号周波数、分周比、ループバンド幅、VCO ゲイン、ΔΣ変調器の次数

等の最適化を行った。 
 

３． 周波数シンセサイザ試作結果において、設計どおりの位相ノイズ特性

(-90dBc@10kHz)が、VCO 出力周波数の 114MHz から 174MHz の範囲で得られて

おり、位相ノイズスペクトルの計算手法の妥当性が明らかになった。 
 

第６章の取り組みをにより、インバータチェーン等の位相ノイズ特性に劣る発振回路

を用いても、高性能のΔΣ変調シンセサイザを設計することが可能となった。これに

より、通信フロントエンドを含むシステムLSIに対し特殊プロセスを使用する必要がな

くなり、システムLSIの低コスト化に大きく貢献できるものと考える。 
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第７章. 高逓倍 PLL でのクロック抽出法 
 
はじめに 
 
 DVD-ROMフロントエンド回路は当初、ナイキスト等化を行うイコライザフィル

タ、およびクロック抽出用PLL回路から構成され、バイポーラプロセスで製作されていた

[1-2]。しかしながら、DVD-ROMの普及に伴いシステムの低価格化を実現せねばならず、

フロントエンド部と後続のデータ処理CMOSロジックを１チップ化し、システムLSIを開発

するという要求が高まった。本節では、そのCMOS化の要求に答えるべく、高速動作

DVD-ROM用クロック抽出回路のCMOS化について述べる。CMOS化の課題は、バイポー

ラトランジスタより、Gm効率の劣るCMOSトランジスタを用いて、バイポーラ回路より、

さらに低電圧で高速化された回路を開発しなければならない、ということにあった。 
 本節では、DVD-ROM 用高逓倍クロック抽出用ＰＬＬ回路の開発について述べる。

本回路の開発成功により、DVD-ROM の CMOS ワンチップ化が可能となっている。 
 

７-１. クロック抽出用ＰＬＬの構成と動作原理 

 
 図 7-1- 1 に、一般的にクロック抽出に用いられるHoggeの位相比較器を用いたクロッ

ク抽出回路の構成図を、図 7-1- 2 に、T/2 ディレイ回路およびリセット機能付き３相位相比

較器を用いたクロック抽出回路の構成図を、それぞれ示す [3]。 

 

図 7-1- 1 Hogge の位相比較器を用いたクロック抽出回路の構成図 
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図 7-1- 2 T/2 ディレイ回路とリセット機能付き３相位相比較器を用いたクロック抽出回路

の構成図 

 
図 7-1- 3 に、Hoggeの位相比較器の動作を示す。 
 

 

図 7-1- 3 Hogge の位相比較器の動作を示すタイミングチャート 

 
Hogge の位相比較器は、データ変化時に、常に T/2 パルス幅の出力パルスを発生

する V2端子と、データ変化時に、データ位相によって変化するパルスを出力する V1端子

を有する。 PLL は、V1端子の出力するパルスと、V2端子の出力するパルス幅が等しくな

った場合に、定常状態となるように動作する。定常状態では、再生クロックは、データの

アイパターンの中心をたたくことになる。Hogge の位相比較器を用いる場合には、チャー
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ジポンプ回路の充放電電流を正確に一致させる必要がある。そうでない場合にはアイパタ

ーンの中心を再生クロックがたたけなくなってしまう。この課題は非常に回避にしにくい

ため、今回は T/2 ディレイ方式を位相比較器として採用する。 
 次に、図 7-1- 4 に、T/2 ディレイ回路と、リセット機能付き３相位相比較器を用い

たクロック抽出回路の動作図を示す [4]。 

 
 

図 7-1- 4 T/2 ディレイ回路とリセット機能付き３相位相比較器を用いたクロック抽出回路

の動作 

T/2 ディレイ方式は、直接入力データ信号と、分周器出力の位相を比較するのでは

なく、入力データの遷移時に、T/2 パルス発生器から、クロックの半分の周期のパルス(T/2
パルス)を発生させる。T/2 パルスは、位相比較器のセット端子に接続されている。T/2 パル

スが入力されると、図 7-1- 5 に示すセット付き位相周波数比較器が、アクティブ状態とな

る。つまり、入力データがやってきた時のみ、位相周波数比較器が動作することになるの

で誤動作を起こす心配がない。次に、T/2 パルスと分周器出力の立ち上がりエッジが、比較

され位相比較動作が完了する。位相比較動作が完了すると、セット付き位相周波数比較器

は、再びスリープ状態となり、休止期間に入る。以下、入力データの遷移時に同様の動作

を繰り返す。 

 

図 7-1- 5 セット付き位相周波数比較器 
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このように、データ遷移のあったクロック期間のみ、位相周波数比較器を動作さ

せることにより、通常の位相周波数比較器を用いても誤動作することなく、データ抽出を

可能としている。もちろん、この方式では、T/2 パルス発生器は、PLL の VCO に比例して、

パルス幅を可変にできる必要があるほか、非常に正確な T/2 パルスを発生させる必要があ

る。 

 

図 7-1- 6 T/2 ディレイ方式 PLL のプルインレンジと T/2 パルス幅の関係 

 

その理由は、T/2 パルスがずれると、クロックがデータをたたく位置が異なるので、

ビットエラーレートに影響するためである。また、図 7-1- 6 に示すように、データのパル

ス幅によって、プルインレンジωpが大きく変動する。これは、PLLのアンロック状態では、

ＶＣＯクロックとT/2 パルスの位相差は、πから-πまで変動する。もし、T/2 パルス幅が短

くなったとすれば、VCOパルスの位相（立ち上がりエッジ）が、T/2 パルス幅の立ち上がり

エッジより先にある確率は減少する。反対に、VCOパルスの位相が遅れる確率は、高くな

る。すなわち、VCOの制御電圧を、VCO周波数が高くなるようにするようなオフセット電

圧を発生し易くなる。従って、VCO周波数が、データレートより高い側でのプルインレン

ジが、減少すると考えられる。 
 図 7-1- 6 に示したシミュレーション結果より、プルインレンジは、パルス幅が 50％
の時で、±4%程度となる。パルス幅が 40％から 60%の間では、8%程度のプルインレンジ

であるがロック周波数範囲は上下にシフトする。また、パルス幅が、50%から大きくずれる

と、プルインレンジは大きくなる傾向があるが、上側あるいは下側の周波数からは、殆ど

ロックできない状況となる。 
 次に、T/2 ディレイ方式 PLL の伝達関数について検討する。 
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図 7-1- 7 T/2 ディレイ PLL の線形化されたブロック図 

 
図 7-1- 7 に、T/2 ディレイPLLの線形化ブロック図を示す。ブロック図をもとに、

T/2 ディレイ方式の入出力位相伝達関数を求める。入出力位相の関係を、次式(7.1.1)と式

(7.1.2)に示す。 

 ( ) ( )
2

p o
i d o o

I KT F s
s

θ θ θ
π

+ − =  (7.1.1) 

 

( ) ( )
2

p
i d o

I
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π
Δ = + −  (7.1.2) 

 
次に、ディレイラインの線形化について検討する。PLLがロック状態であると仮

定し、ロック周波数をf1(=ω1)、フィルタ誤差電圧を⊿Vと、それぞれ設定する。次に、VCO
の制御電圧の変化で生じる周波数差は、f1-f2=⊿VKoであるので、式(7.1.3)が導かれる。 
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(T2-T1)/T1=θdであるので、式(7.1.3)を変形し、θdを求める。 
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従って、式(7.1.1)は以下の式(7.1.5)に変形できる。 
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また、式(7.1.1)と(7.1.2)より以下の式(7.1.6)を得る。 
 

 o
o

sV
K

θΔ = ×  (7.1.6) 

 
式(7.1.6)の⊿Vを式(7.1.5)に代入し、以下の式(7.1.7)を得る。 
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入出力位相の伝達関数は、式(7.1.7)を変形することにより、式(7.1.8)と求めることができる。 
 

1

( )

2 ( ) 1

o po

i
o p

K I F s
ss K I F s

θ
θ

π
ω

=
⎛ ⎞

+ −⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (7.1.8) 

 
この場合、(1-s/ω1)が、ディレイ素子の挿入によるフィードフォワード成分の影響

である。ここで、│s│<<ω1の場合には、伝達関数は従来の PLL と、ほぼ一致する。ルー

プフィルタの応答バンド幅は、クロック抽出回路の場合にはデータレートを考慮して、入

力信号周波数ω1の 50 から 200 分の１に設定する。従って、ディレイ回路の挿入によるフ

ィードフォワード成分の影響は、ほぼ無視できる。すなわち、従来の PLL と同じように設

計して良いことがわかる。 
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７-２. クロック抽出回路の高速化 

 
７-２-１. 新位相比較方式の提案 

 
７-１節で述べたように、従来方式のT/2 ディレイ方式のデータ抽出用PLLでは、

T/2 ディレイパルス幅により、PLLのロック位置がずれることと、プルインレンジが大きく

変動するという欠点があった。したがって、本節では、次の２点について、方式の改良を

行った。 
 

 1.T/2 ディレイ量の変動で、PLL の定常位相誤差が発生しない方式に改良する。 
 2.T/2 ディレイ量の変動で、プルインレンジが変動しない方式に改良する。 
 
本 ７-２-１節では、最初にPLLの定常位相誤差が、発生しない方式への改良について述べる。 
 

 
 

図 7-2-1- 1 改良された T/2 ディレイ方式のクロック抽出用 PLL のブロック図 

 
図 7-2-1- 1 に、改良されたT/2 ディレイ方式のクロック抽出用PLLのブロック図を

示す。改良されたPLLでは、1Tのパルス発生回路とT/2 ディレイ発生回路を用いる。パルス

発生回路は、入力クロック毎に、1 クロック分(1T)のパルスを発生し、発生したパルス期間

の間だけ、位相比較器はアクティブとなる。入力信号は、T/2 ディレイ発生回路によって、

T/2 だけ遅延され、位相比較器に入力される。遅延された入力信号は、VCOからのフィード

バッククロックと比較される。図 7-2-1- 2 に、改良PLL回路のタイミングチャートを示す。 
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図 7-2-1- 2 改良された T/2 ディレイ方式のクロック抽出用 PLL のタイミングチャート 

 

改良されたクロック抽出用 PLL では、入力データが、T/2 パルス発生回路を駆動

する方式をやめ、入力データは 1 クロック(1T)パルスを発生させ、1T パルスの間のみ位相

比較器がアクティブに動作する。一方、入力データは、T/2 ディレイ回路によってディレイ

され、1T パルスの中心で、VCO クロックと直接比較される。従って、1T パルス発生回路

や T/2 ディレイ回路に、たとえ遅延誤差が発生したとしても、入力データと VCO クロック

のエッジは、直接比較されている。すなわち、入力データと VCO クロックに、定常位相誤

差が生じることはない。この回路方式の改良により、従来回路の課題の１は解決される。 
しかし、ブロック図を回路実現するためには、別の課題が発生する。例えば、1T

パルス発生回路は、1Tディレイ回路を用いて、図 7-2-1- 3 のように実現される。 

 

図 7-2-1- 3 1T パルス発生回路のブロック図 

 

図 7-2-1- 3 に示す回路では、EXORゲートの伝播遅延差に注意しなければならない。

1Tパルス発生回路では、入力データの変化点で、入力データの立ち上がりあるいは立下り
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に関係なく、1T幅のパルスを発生する必要がある。しかし、実際には、EXORゲートは、

入力信号の立ち上がりと立下りの遷移から、出力信号を発生するまでに、伝播遅延差を持

っている。従って、図 7-2-1- 4 に示すように、1Tパルス幅が、入力信号の立ち上がりと立

下りの変化で、異なってしまうという問題が生じる。 
 

 
 

図 7-2-1- 4 1T パルス発生回路への EXOR ゲート伝播遅延差の影響 

 

EXOR ゲートの伝播遅延差の影響を取り除くため、入力データの立ち上がりエッ

ジの変化と、VCO クロックの位相差を検出する信号パスと、入力データの立ち下がりエッ

ジの変化と、VCO クロックの位相差を検出する信号パスの、２つをそれぞれ独立に設ける

方式を採用する。 
 

 
 

図 7-2-1- 5 EXOR ゲート伝播遅延差の影響を取り除くための回路構成 

 

図 7-2-1- 5 に、EXORゲート伝播遅延差の影響を、取り除くためのPLLの回路構成



 １９０

を示す。位相比較器とチャージポンプ回路を、それぞれ２個設け、入力データの立ち上が

りエッジのタイミングを検出するパスと、入力データの立下りエッジのタイミングを検出

するパスを独立させる。すなわち、位相比較器は、それぞれ入力データの立ち上がりエッ

ジ、あるいは立下りエッジのみに反応する。すると、EXORゲートの伝播遅延差の影響は合

成されることなく、それぞれのフィードバックループに、独立に反映される。従って、EXOR
回路の伝播遅延差によりPLLにジッタが生じることはない。 
 

７-２-２. 新周波数比較方式の提案 

 
次に、PLL回路のプルインレンジの安定化手法について述べる。改良された位相

比較方式においても、1Tパルス発生回路の発生する 1Tパルスの、ちょうど中心に入力デー

タのエッジが位置するようにT/2 ディレイ回路のディレイが調整される必要がある。そうで

ない場合には、プルインレンジが、図 7-1- 6 に示すように変動してしまう。従って、本節

では、図 7-2-2- 1 に示すように、PLLに新たな周波数比較器を用い、別途周波数フィード

バックループを設ける。PLLのプルインレンジは、この周波数フィードバックループによ

り安定化される。 
 

 

図 7-2-2- 1 周波数比較ループによるプルインレンジの安定化手法 

 

図 7-2-2- 1 に示すように、ローテーショナル周波数比較器(RFD)を用いることによ

り、VCOと入力データ信号との周波数比較を実行し、周波数引き込み動作を行い、プルイ

ンレンジを安定化する [5-7]。RFDの概要を、図 7-2-2- 2 に示す。 
 



 １９１

 

図 7-2-2- 2 ローテーショナル周波数比較器(RFD)の構成 

 

図 7-2-2- 2 では、3 段のリング発振器の出力を、1 および２回ラッチしたデータか

ら論理判定して、周波数変化を検出する。図 7-2-2- 3 は、リング発振器の出力状態の分類

を示す。３段リング発振器は、その出力状態により６状態の位相を持つ。次に、図 7-2-2- 4
を用いて、RFDの動作を説明する。 

 

図 7-2-2- 3 3 段リング発振器の位相状態 

RFD ではデータのエッジが来る度に、インバータチェーンの位相状態を検出する。

図は“２”の状態をラッチしていることを示している。もし、入力信号データ周波数と分

周器出力周波数が同期しているならば、データのエッジが来る度に、常に同じ位相状態が

検出されるはずである。ところが、同期していない場合には、分周器出力周波数が遅い場

合は“２”の状態から“１”の方向の状態へと検出する状態が遷移する。逆に、分周器出
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力周波数が早い場合には、“２”の状態から“３”の方向の状態へと、検出する状態が遷移

する。従って、この位相状態の遷移方向を検知することにより、周波数のずれを検出する

ことが可能となる。 
 

 

図 7-2-2- 4 ローテーショナル周波数比較器(RFD)の動作 

 

この位相状態の遷移方向を、論理判定回路によって検知し、ワンショットパルス

発生回路を駆動して、ループフィルタを充放電し、周波数フィードバックループを形成す

る。しかしながら、図 7-2-2- 5(a)に示すように、全ての論理変化に応じてフィードバックを

かけると、周波数フィードバックの衝突するポイントに、擬似ロックポイントができてし

まう可能性がある。そこで、図 7-2-2- 5 (b)に示すように、全ての論理変化に応じてフィー

ドバックをかけるのをやめ、位相ロックのポイントと周波数フィードバックループの安定

点が一致するように、論理判定のポイントと方向を間引く方式を新たに開発した。 
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図 7-2-2- 5  RFD の論理判定法の改良 

 

前述した周波数引き込み回路の効果をシミュレーションで確認した。図 7-2-2- 6
に、DVD-ROM用データ抽出回路に応用した場合の効果を示す。 

 

 
  (a)RFD を用いた場合のプルインレンジ   (b)周波数引き込み動作シミュレーション 

図 7-2-2- 6 RFD による周波数引き込み特性の改善効果シミュレーション結果 

 

図 7-2-2- 6 (a)より、プルインレンジ引き込みレンジは±8%まで改善された。(最大

45%の位相ノイズが入力されることを考慮している。ノイズの効果がない場合は±12%まで
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改善される)。また、その場合の周波数引き込み動作波形（VCOの制御信号）を、図 7-2-2- 6 
(b)に示す。非常に大きな位相ノイズが重畳されているにもかかわらず、周波数引き込み動

作が、正常に行われていることがわかる。 
 
７-２-３. 新ジッタ検出方式の提案 

 
 図 7-2-3- 1 に示すように、DVD用クロック抽出回路には、フロントエンド部のイ

コライザフィルタのカットオフ周波数やブースト係数を調整し、ジッタ性能を最適化する

ためのジッタ検出回路を有している。 

 

図 7-2-3- 1 従来のジッタ検出回路の構成 

 図 7-2-3- 1 に、従来のジッタ検出回路の構成を示す。従来のジッタ検出回路の構

成では、位相比較器の出力パルス幅の分だけ（位相比較器のリセット分は取り除く）、電流

源を動作させ、容量を充電する。容量に充電された電圧は、サンプルホールドされ、AD変

換器によりディジタル値に変換されて出力される。この方式の場合、PLLが高速で動作す

るようになると、サンプルホールド回路やAD変換器にも高速動作が求められる。従って、

回路の消費電力や回路面積が増大し、設計コストを押し上げる原因となってしまうことが

考えられる。 
 

 
 

図 7-2-3- 2 新ジッタ検出方式での回路構成 
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 図 7-2-3- 2 に、新ジッタ検出方式での回路構成を示す。新方式では、従来方式と

同様に、位相比較器出力パルス幅の分だけ容量を充電するが、充電した容量を毎クロック

ごとにリセットするのではなく、充電量がある比較電位に達するまで充電したのち、容量

をリセットすることにより三角波に変換する。その三角波の周波数をカウンタでカウント

することによりジッタ量を算出する。すなわち、ジッタ量が大きい場合には、充電量も大

きくなり、三角波の周波数も大きくなる。新方式では高速動作するサンプルホールド回路

やA/D変換器が不必要となるため、高速化に適した回路構成と言える。 
 

 

図 7-2-3- 3 EXOR 回路の高速化 

図 7-2-3- 3 に、EXOR回路の回路構成を示す。EXOR回路は、回路の高速化のため、差動構

成を採用した。さらに電流ゲート論理とすることにより、チャージポンプ回路のスイッチ

と一体化を可能とし、高速動作を実現した。 
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７-２-４. LSI 試作と評価結果 

 
以上、７-２-３節までに述べた、ＤＶＤ－ＲＯＭ用高逓倍クロック抽出用PLL回路

を、0.25umCMOSプロセスによって試作した [21]。 
図 7-2-4- 2 に、DVD-ROM用システムLSIのチップ写真を示し、図 7-2-4- 1 に

DVD-ROMのフロントエンド部のシステム構成図を、それぞれ示す [1]。 
 

CLK
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Filter

Slicer CLK
Recovery

Jitter
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Cutoff,Q Control

DVD Clock Recovery Circuits

level

Input Signal
from DVD

Learning
System

(In DSP)
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図 7-2-4- 1 DVD-ROM のフロントエンド部のシステム構成 

 

DVDディスクからの信号は、ピックアップ部の増幅器で増幅されイコライザフィルタに入

力される。イコライザフィルタはナイキスト等価を行いスライサに信号を出力する [2]。ナ

イキスト等価された信号は、スライサで２値化されクロック抽出回路に入力される。クロ

ック抽出回路ではデータとクロックが再生される。その他、システムはクロック抽出回路

の同期信号がどれくらいのジッタを持つかを判定するジッタ検出回路を持つ。ジッタ検出

回路の出力は、ディジタル信号としてDSP内の学習システムに入力される。学習システム

は、システムの起動時に、イコライザフィルタのQ値、カットオフ周波数およびスライサの

比較レベルを調整し、ジッタ検出回路からの出力値が最小となるように最適化を行う。 
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図 7-2-4- 2 DVD-ROM 用システム LSI のチップ写真 

表 7-2-4- 1 には、クロック再生用PLLのチップ諸元を示す。 

表 7-2-4- 1 DVD-ROM 用クロック再生用 PLL 諸元 

(Analog/Digital)

Power Dissipation

Operation Freq.(Max)

Chip Area

3.3/2.5[V]

132[mW]

378[MHz]

516×1269[um 2]

Supply Voltage

(DVDx14)

VCO Clock Jitter(3σ) 0.12%(27MHz DVDx1)
0.856%(216MHz DVDx8)

Data to Clock Jitter(3σ) 0.424%(27MHz DVDx1)
1.138 %(216MHz DVDx8)

 
 

 DVD の高速データ再生時においても、良好なジッタ特性が得られていることが分

かる。 



 １９８

 

図 7-2-4- 3 新ジッタ検出方式と従来方式でのジッタ検出能力比較 

 
 図 7-2-4- 3 に ７-２-３節で解説した新ジッタ検出方式と、従来方式でのジッタ検出

特性の比較測定結果を示す。従来方式よりも新検出方式のほうが、検出感度が良いことが

わかる。 

 

図 7-2-4- 4 クロック再生 PLL ジッタ比較 

 図 7-2-4- 4 にクロック再生PLLのジッタ性能比較結果を示す。PLLの性能比較に

は、入力信号のジッタやバンド幅等を考慮する必要があり、同一基準での比較は難しい。
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しかしながら、本論文におけるクロック抽出用PLLは、CMOSトランジスタ構成のPLLと
しては非常に低いジッタ性能を実現していることがわかる。 
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７-３. まとめ 

 
 以上説明したように、第７章では、高逓倍DVD-ROMシステム用の、クロック抽

出回路、およびジッタ検出回路のCMOS化について述べた。以下に成果をまとめる。 
 
1. ディレイラインを２個使用する新しい位相比較方式を開発した。新方式では従来方式に

比べ、ディレイラインの絶対精度を必要とせず、ロバスト性を向上している。したがっ

て、バイポーラ回路より精度の劣る CMOS 回路を用いて、高逓倍で動作可能なクロッ

ク抽出 PLL が実現可能となった。 
 
2. インバータチェーンの位相状態から周波数を検出して引き込む周波数位相比較方式に

おいて、擬似ロック点のない比較方式を開発し、±8%のクロック抽出回路のプルイン

レンジが得られた。これは引き込みレンジを約２倍に拡大したことになる。本方式の開

発により、プルインレンジ範囲がディレインラインのディレイ精度に依存しないように

構成できるため、システムが安定になる。従って、バイポーラ回路より精度の劣る CMOS
回路を用いても、DVD 用クロック抽出 PLL が容易に設計できるようになった。 

 
3. 位相ジッタをチャージ電流に変換し、三角波発生回路の駆動電流としてその周波数から

ジッタ量を検出する新しいジッタ検出方式を開発し、従来回路に比べて検出感度を大幅

に向上させた。また、AD 変換器が不要の構成を採用した結果、回路規模や消費電力は

大幅に削減された。 
 
4. 1 から 3 の回路を取り入れたクロック抽出 PLL を 0.25umCMOS にて設計試作した。 

クロック抽出 PLL は良好なジッタ特性を示し、提案技術が十分な実用性を有すること

を明らかになった。 
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第８章. ディジタル化および位相検出の高分

解能化  
 
はじめに 
 

第１章で説明したように、本研究における位相同期回路の小面積化、アダプティ

ブ化、自律制御、ループバンド幅制御等の思想を統一化できるPLLアーキテクチャとして、

VCOを除くPLLのディジタル化が考えられる [1-4]。本章では、ディジタルPLLアーキテク

チャの検討と、その性能についての理論的な解析、ディジタルフィルタの構成手法、およ

び位相検出の高分解能化を中心とする回路設計上の問題点と、新規回路提案によるそれら

問題点の解決策を中心に議論を行う。 
 

８-１. ディジタル PLL の構成 

 

 

 

図 8-1- 1 ディジタル PLL の基本アーキテクチャ 

 
 図 8-1- 1 にディジタルPLLの基本アーキテクチャを示す。ディジタルPLLでは

VCOは、インバータチェーンVCOであることを仮定している。位相比較器は基本的にはラ

ッチで構成され、分周器の分周状況（カウンタ値）、およびインバータチェーンVCOの位相

情報(各インバータ出力値)を、それぞれ入力クロック毎にラッチし、ディジタルフィルタへ
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出力する。 
    

- 2
-2

 

図 8-1- 2 ディジタル位相比較器の特性 

 
 図 8-1- 2 に、ディジタル位相比較器の特性を示す。ディジタル位相比較器は、位

相差-πからπで動作するが、図 2-1-2 に示す周波数位相比較器のように、周波数比較器と

しての作用がない。従って、キャプチャレンジを拡大するための周波数比較器が、別途必

要である。反対に、周波数比較器としての作用がないため、クロック抽出回路への応用は

容易に行える。 

 

図 8-1- 3 ディジタルフィルタの構成例 
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 図 8-1- 3 に、ディジタルフィルタの構成例を示す。図 8-1- 1 に示したよ

うに、ディジタルフィルタ部の遅延素子は、入力信号に同期して動作する。従って、入力

信号が高くなれば、フィルタの遮断周波数も同時に高くなる。すなわち、自動的にアダプ

ティブバイアス化されたPLLが実現される。フィルタ係数の決定手法については、８-２節

において詳説する。 
最後に、ディジタルフィルタ出力をアナログ信号に変換するための DA 変換器に

ついて説明する。DA 変換器に要求される解像度は、DA 変換器の 1 ビット変化に対して生

じる位相誤差が、許容される範囲に収まることである。 
 3 次 PLL を仮定し、PLL に周波数ステップ変化Δωが入力された場合に、PLL に

生じる位相誤差の最大値を以下に計算する。3 次ループ PLL の、最適化された開ループ伝

達関数 Hopt(s)は、式(2.2.3)に示したとおりである。 
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 閉ループ伝達関数Hclose(s)は、第２章での議論のとおりで、以下の式で計算される。 
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3 2 2 3
( )close

s b
H s
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ω ω
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 (8.1.2) 

 
 また、位相誤差伝達関数 Herr(s)は、以下のとおりである。 

 
( )2

3 2 2 3
( )err

s s b
H s

s s b s b

ω

ω ω ω

+
=

+ + +
 (8.1.3) 

 
 最終的に、周波数誤差から位相誤差への伝達関数 Hf_err(s)は、Herr(s)/s で計算され

るので、以下の式で表される。 

 
( )

_ 3 2 2 3

( )( ) err
f err

s s bH sH s
s s s b s b

ω

ω ω ω

+
= =

+ + +
 (8.1.4) 

 
周波数ステップΔωが、入力された場合の位相誤差は、Δω/sを式(8.1.4)に乗算し、
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逆ラプラス変換することにより求められる。この周波数ステップ応答Ff_err(t)は、一般に簡

単な形で求めることは難しいが、b=9 の場合には以下の簡単な式(8.1.5)で表すことができる。

この場合、ω=1 で規格化している。従って、周波数ステップΔωはΔω/ωで規格化されな

ければならない。すなわち、 

 ( ) ( )
_ ( ) 1 t

f errF t t t eω
ω

−Δ
= +  (8.1.5) 

 
となる。この場合は、t=2(1+√5)の場合に、位相誤差は最大値をとる。その値は、0.84Δω

/ωである。同様に、bの値を変化させて、位相誤差の最大値とΔω/ωの割合をプロットし

た結果を図 8-1- 4 に示す。 
 

 

図 8-1- 4  b と周波数ステップ変化で生じる３次 PLL の最大位相誤差の関係 

 
 周波数ステップ変動で生じる位相誤差は、b=20 の場合に最小となることがわかる。 
ただし、b の値に対する感度はそれほど大きくない。位相誤差感度の係数として 0.86 を仮

定すれば、良い近似で計算できる。 
 ここで、実際のPLLの設計定数を仮定して、必要なDAC解像度を計算した例を示

す。表 8-1- 1 にPLLの設計パラメータを示す。 
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表 8-1- 1 DAC 解像度計算のための PLL 設計パラメータ 

 
 
 DA変換器の 1bitステップ変化で生じる位相誤差が、表 8-1- 1 で示した位相誤差よ

り小さくなるためには、以下の式(8.1.6)が成立する必要がある。 
 

 max
0.86 _

2
o

N
n

D range K θ
ω

× ×
≤  (8.1.6) 

 
従って、ここからNを計算すると、以下の式(8.1.7)となる。 

 
max

0.86 _1.44ln o

n

D range KN
θ ω

⎛ ⎞× ×
= ⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (8.1.7) 

 
表 8-1- に示した設計パラメータを、式(8.1.7)に代入してNを求めると、約 7.68 と

計算される。従って、DAC解像度は 8 ビットあれば十分である。システムLSI上で利用でき

るDA変換器としては、12 ビット程度までの解像度であれば、比較的容易に実現可能である

[5]。従って、PLLのディジタル化に対し、DA変換器の解像度はクリティカルではないこと

がわかる。 
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図 8-1- 5 ディジタル PLL における VCO 制御 DA 変換器の必要解像度 

 
 図 8-1- 5 に、位相比較器の許容位相誤差と必要DAC解像度と、VCOゲインに対す

るループバンド幅比の関係を示す。VCOゲインがループバンド幅に比べて、極端に大きく

ない場合には、必要なDAC解像度は、12 ビット以下で十分であることが分かる。  
また、DA変換器を使わずに、多相出力VCOの出力位相を、時系列に変化させるこ

とにより、擬似的にVCOの発振周波数を変化させる方法もある。この方式については、８-
３-２節で詳説する。 
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８-２. アナログ PLL からディジタル PLL への変換手法 

 
 ディジタルPLLを設計する手法として、第３章と同様に、アナログPLLの伝達関

数を、s-z変換を用いてディジタル領域に写像し、設計する手法が考えられる。この手法は、

従来のアナログPLLの設計手法が、そのまま流用できるため、便利な設計法である。ディ

ジタルPLLの、小規模な回路構成での実現手法について、次に検討する。 
 以下、アナログ 2 次ループフィルタを有する 3 次ループ PLL を、ディジタル PLL
に変換する手法について説明する。 
 

８-２-１. 双一次ｚ変換を利用する方法 
 
 最適化された３次ループ PLL の開ループ伝達関数 Hopt(s)は以下のとおりである。 
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2

2
( )

n
n
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n

b s
bH s

s s b
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⎛ ⎞+⎜ ⎟
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+

 (8.2.1) 

 カットオフ周波数がωnの s 表現されたフィルタを、サンプリング周期が Tclkであ

る z 変数で表現されたサンプリングフィルタに変換するための双一次 z 変換の変換式は 
式(8.2.2)に示すとおりである。 
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 この式(8.2.2)を式(8.2.1)に代入すれば、以下の式(8.2.3)サンプリングフィルタとし

ての開ループ伝達関数Hopen(s,z)を得ることができる。 
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 (8.2.3) 

 
 ここで、Hopen(s,z)からVCOの伝達関数Ko/sを割った残りの伝達関数F(z)を、ディ

ジタルフィルタとして構成すれば良い。従って、F(z)は以下の式(8.2.4)で表現される。 
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 (8.2.4) 
 
 従って、式に従ってディジタルフィルタを構成すると 図 8-2-1- 1 となる。 

tan
2

n clk
n

o

Tb
K
ω ω⎛ ⎞

⎜ ⎟
⎝ ⎠

11 tan
2

1 tan
2

clk
n

clk
n

T
b

Tb

ω

ω

⎛ ⎞+ ⎜ ⎟
⎝ ⎠
⎛ ⎞+ ⎜ ⎟
⎝ ⎠

11 tan
2

1 tan
2

clk
n

clk
n

T
b

Tb

ω

ω

⎛ ⎞− + ⎜ ⎟
⎝ ⎠
⎛ ⎞+ ⎜ ⎟
⎝ ⎠

1 tan
2

1 tan
2

clk
n

clk
n

Tb

Tb

ω

ω

⎛ ⎞− + ⎜ ⎟
⎝ ⎠
⎛ ⎞+ ⎜ ⎟
⎝ ⎠  

 

図 8-2-1- 1  双一次ｚ変換によって構成されるディジタルループフィルタ 

 
 図 8-2-1- 1 に示すディジタルフィルタの構成で問題となるのはなるべく簡単にフ

ィルタが構成されることである。できるだけディジタルフィルタは簡略化され精度が落ち

ない構成が望まれる。 フィルタの簡略化を考えると、式(8.2.5)の条件が満足される場合に

は、図 8-2-1- 1 の 2 段目のフィードバック係数が０となり、フィルタ構成が 図 8-2-1- 2 に

示すように簡略化されることがわかる。 

 tan 1
2
clk

n
Tb ω⎛ ⎞ =⎜ ⎟
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 (8.2.5) 
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図 8-2-1- 2 簡略化されたディジタルフィルタの構成例 

 この場合の伝達関数は次の式(8.2.6)で表される。 
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 また、図 8-2-1- 2 に示したディジタルフィルタは加算器を一つにした形で構成す

ることも可能である。図 8-2-1- 3 に構成例を示す。 
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2
n
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ω

 

図 8-2-1- 3 簡略化されたディジタルフィルタの構成例 2 

 
８-２-２. SC フィルタからの変換方法  

 
 ディジタルフィルタの構成法としては、８-２節で説明したように、双一次ｚ変換

を利用する手法と、第３章で説明したSCフィルタから変換する手法の２つが考えられる。
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SCフィルタの漸化式(3.3.2)を、ディジタルフィルタとして構成すれば、図 8-2-2- 1 に示す

フィルタ構成が得られる。 
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clk
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ω

 

図 8-2-2- 1 SC フィルタを変形して構成されるディジタルフィルタ 

 
 図 8-2-2- 1 の出力の係数は、式(8.2.1)と式(3.3.9)の係数を比較し、一致させること

により得られる。SCフィルタを変形して得られるフィルタの利点は、出力係数以外の係数

が全て１以下になるため、データ語長の増加を抑えられることにある。 

 

図8-2-2- 2  SCフィルタタイプのディジタルフィルタを用いたPLLシミュレーション結果 
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 図 8-2-2- 2 に、図 8-2-2- 1 に示すディジタルフィルタを用いたPLLのシミュレー

ション結果を示す。位相比較器出力が、急峻に収束しており、SCフィルタからディジタル

フィルタへの変換が正確に行われていることが確認できる。 
 

８-３. ディジタル PLL を構成する回路の課題と対策 

 
８-３-１. ディジタル位相比較器 

 
 ディジタル位相比較器は、図 8-1- 1 に示す基本アーキテクチャにあるように、VCO
及びカウンタの位相情報を、入力信号をトリガとしてラッチし、ディジタル化する機能を

有しなければならない。また、できるだけ微小な位相情報をディジタル化できるほうが、

ジッタ性能が向上できるため、高分解能化は必須の課題である。 
 

 

図 8-3-1- 1 ディジタル位相比較器の基本構成 

 
 図 8-3-1- 1 にディジタル位相比較器の基本構成を示す。リング発振器のインバー

タチェーンの出力状態とその出力で駆動される分周器のカウンタ値を入力クロックでラッ

チし、デコードすることにより位相情報を抽出する。 
 

グリッジの消去手法 

 
 このとき問題となるのは、インバータチェーンから取り出される位相情報の下位ビ
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ットと、分周器から取り出される位相情報の上位ビットの、つなぎ目の連続性である。ラ

ッチタイミングがずれることにより、上位ビットと下位ビットのつなぎ目がずれ、グリッ

ジを発生する恐れがある。 

D Q D Q D Q D Q D Q

Divider

Decorder

位相情報上位ビット

位相情報下位ビット

D-FFs

分周器先行データ

分周器最下位ビット

 
 

図 8-3-1- 2 ディジタル位相比較器の上位と下位ビットのつなぎ目の補償方法 

 
 従って、位相比較器の上位と下位でグリッジの発生を防止するため、図 9-3-1-2 に

示すアーキテクチャを提案する。図 8-3-1- 2 では、インバータチェーンの分周器の最下位

ビットを、駆動するクロックに先行したクロックによって、ラッチし反転出力する。 
 インバータチェーンの位相状態と、分周器のカウンタ値の関係を 図 8-3-1- 3 と図

図 8-3-1- 4 に示す。 
分周器のカウンタ値とインバータチェーンの位相状態の位相関係としては、インバータチ

ェーンの位相状態が、上位ビットと下位ビットの繋ぎ目で先行するか、遅延するかである。 
 

 

図 8-3-1- 3 分周器カウンタ値が先行する場合の位相関係 
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 図 8-3-1- 3 には、分周器カウンタ値が先行する場合の、インバータチェーンおよ

び分周器の位相関係を示す。この場合は、インバータチェーンの位相状態が７の後半で、

入力クロックが位相情報をラッチした場合にグリッジが発生する恐れがある。グリッジが

発生する場合には、図 8-3-1- 3 に示すように、分周器先行データと分周器カウンタ値の最

下位ビットが、一致しているはずである（正常デコードの場合には一致しない）。従って、

一致している場合には、インバータチェーンの位相状態を１状態進めた状態で、デコード

を行う。 
 

 

図 8-3-1- 4 分周器先行データを用いて復号した場合の位相関係 

（分周器カウンタ値が先行する場合） 

 
 図 8-3-1- 4 には、分周器先行データを用いて復号した場合の位相関係を示す。分

周器の正常な境界でデコードが行われ、グリッジが発生しないことがわかる。逆に、イン

バータチェーンの位相状態が先行した場合の復号方法について、次に検討する。図 8-3-1- 5
には、インバータチェーンの位相状態が先行した場合の位相関係を示す。 
 

 

図 8-3-1- 5 インバータチェーン位相値が先行する場合の位相関係 

 
 この場合には、インバータチェーンの 0 位相状態の前半で、グリッジが発生する。

本来、0 位相状態では、分周器先行データと分周器カウンタ値の最下位ビットは、一致する

はずである。従って、一致しない場合には、インバータチェーンの位相状態を、１状態戻

した状態でデコードを行う。図 8-3-1- 6 には、分周器先行データを用いて復号した場合の

位相関係を示す。 
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図 8-3-1- 6 分周器先行データを用いて復号した場合の位相関係 

（インバータチェーン位相値が先行する場合） 

 

 分周器カウンタ値が先行する場合と同様に、カウンタ値の切り替わり目で、正常に

位相状態が切り替わり、デコードが正しく行われることがわかる。 
 以上説明した復号手法では、インバータチェーンの位相状態の、±1 位相状態以内

での遅延誤差であれば、ミスコードなしでグリッジを消去することが可能である。 
 

分周器の分周比が小さい場合の高分解能化 

 

 

 

 

図 8-3-1- 7 リング発振器の高分解能化 

 
 ディジタル位相比較器に用いる分周器の分周比が小さい場合には、ディジタル位相

比較器の分解能を向上させることが困難である。そこで、リング発振器の位相情報を高分

解能化する方法が考えられる。しかし、単にインバータチェーンの段数を増やして、位相

情報を高分解能化したのでは、インバータチェーン発振器の発振周波数が低下してしまう。

すなわち、消費電力を大きくしなければ、発振周波数を向上できなくなってしまう。従っ

て、図 8-3-1- 7 に示すように、複数のリング発振器を同期させながら発振させ、それぞれ

の位相が、お互いの位相を補間するように発振させる方法が考えられる。この方法であれ

ば、インバータチェーン発振器の発振周波数の低下を防ぎながら、出力位相情報の高分解
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能化を図ることが可能となる。この手法に関しては ８-５節で詳説する。 
 
｛分周器の分周比が比較的大きい場合の高分解能化｝ 
 
 分周器の分周比がある程度の大きさであれば、図 8-3-1- 8 に示すように、ゲーテ

ッドVCOを用いた位相比較手法を使用することが可能である [6]。すなわち、PLLのVCO
の発振周波数fと+Δfだけ異なるゲーテッドVCOを用意し、入力信号をトリガとして発振を

開始させる。PLLのVCOとゲーテッドVCOの初期位相差をΔTとする。すると、ゲーテッ

ドVCOの１クロック毎に、PLLのVCOとゲーテッドVCOの位相差は、ゲーテッドVCOの周

期のΔf/fだけ小さくなる。従って、ゲーテッドVCOの位相が、PLLのVCOの位相を追い越

すまでのクロック数が、Nである場合、初期位相差ΔTは、以下の式(8.3.1)で近似される。 
 

 GVCO
fT N T
f
Δ

Δ = × ×  (8.3.1) 

 
 ここで、TGVCOは、ゲーテッド VCO の発振周期である。ゲーテッド VCO の発振

周期は、PLL の発振周期と非常に近いので、ゲーテッド VCO のカウント数を、位相情報と

して活用することが可能である。 

入力

VCOより相対的に早いことが前提
位相差出力

 

 

図 8-3-1- 8 ゲーテッド VCO を用いたディジタル位相比較手法 

 
図8-3-1- 8にゲーテッドVCOを用いたディジタル位相比較器の回路構成を示し、図

8-3-1- 9 にはそのタイミングチャートを示す。 
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図 8-3-1- 9 ゲーテッド VCO を用いたディジタル位相比較器タイミングチャート 

 
ゲーテッド VCO は入力クロックに同期して発振を開始する。ゲーテッド VCO の

発振周波数は、本来の VCO の発振周波数より若干早い。従って、ゲーテッド VCO が発振

するたびに、本来の VCO との位相差は減少し、NC カウント発振した時点で VCO の立ち

上がりクロックを、ゲーテッドVCOの立ち上がりクロックが追い越すことになる。その際、

位相比較器がラッチパルスを出力し、ゲーテッド VCO のカウンタ値が、後段のラッチに転

送され位相比較器出力となる。 

 

図 8-3-1- 10 高精度位相差検出用位相比較器の構成 

 
 図 8-3-1- 10 には、ゲーテッドVCOが、VCOクロックを追い越したかどうかを判

別する位相比較器の回路構成を示す。また、図 8-3-1- 11 には、そのタイミングチャートを
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示す。 
 

 
 

図 8-3-1- 11 高精度位相差検出用位相比較器のタイミングチャート 

 
このディジタル位相比較器では、Δf が小さく PLL の分周器の分周比が大きいほ

ど、微小な位相差を検出できる。本位相比較器では、VCO クロックを、２段のシフトレジ

スタを用いて、ゲーテッド VCO クロックでラッチし、VCO クロックの状態変化を XOR ゲ

ートで検出する。 
XOR ゲートは、状態変化時に位相比較器出力に接続された D フリップフロップの

駆動クロックを発生する。D フリップフロップは、Q1 出力が Low の場合のみ、High 出力

を行い、インバータゲート遅延とＤフリップフロップの遅延時間分だけの、出力パルスを

発生する。すなわち、状態変化としては、High 状態から Low 状態に変化したときのみ、位

相比較パルスが発生される。従って、本位相比較器では 0 から-2πの範囲で位相比較が可能

である。 

 

 

 図 8-3-1- 12 ゲーテッド VCO を用いたディジタル位相比較器のブロック図 
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 図 8-3-1- 12 にゲーテッドVCOを用いたディジタル位相比較器のブロック図を示

す。VCOの位相情報をデコードし位相情報の下位ビットを生成するのではなく、ゲーテッ

ドVCOを用いた位相比較器が位相情報の下位ビットを生成する。この方式の利点は、VCO
の位相情報をデコードする方式と比較して、より多ビットの位相情報を簡単に取り出せる

点にある。ただし、位相比較に時間がかかるため、分周器の分周比が大きい場合にしか使

用できないという問題点がある。 

2 20
位相差

 

図 8-3-1- 13 ゲーテッド VCO を用いた位相比較器の入出力特性 

 
 図 8-3-1- 13 は、ゲーテッドVCOを用いた位相比較器の入出力特性である。この位

相比較器では、基本的に位相遅れしか検出できない。また、出力コードは０以上であるの

で、オフセットコードを減算し、ゼロクロス点を作る必要がある。この場合のロックポイ

ントは、VCOクロックに対して、VCOクロック半周期分遅れた点となる。 
 

８-３-２. ディジタル制御 VCO 

 
 ディジタルPLLでは、フィルタ出力もディジタルコードであるので、VCOを制御

するためには、DA変換器でディジタルコードをアナログ信号に変換して従来PLLと同様に

アナログ信号でVCOを制御するか、図 8-3-2- 1 に示すように、多相出力可能なVCO(Ｎタッ

プを仮定)の出力位相を時間的に変化させることにより擬似的にVCOの出力周波数が変化

させるVCO周波数制御方法が考えられる。 
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図 8-3-2- 1 ディジタル信号のみで制御された VCO 回路の回路構成 

 
 図 8-3-2- 1 に示すように、Nタップ出力のVCOの出力位相位置を、VCOクロック

毎にΔNタップだけ遅らせた場合には、原発振周波数fVCOの周期に比べて、(N+ΔN)/N倍の

周期となる。従って、VCOの発振周波数をfVCOとすれば、位相セレクタからの出力周波数fsel

は式(8.3.2)で与えられる。 

 
1

1sel VCO

VCO

Nf f
N N N N

f N

⎛ ⎞= = ⎜ ⎟+ Δ + Δ⎛ ⎞ ⎝ ⎠
⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (8.3.2) 

 
 クロック毎に遅延または、先行できる最大タップ数は±(N-1)であるので、図 8-3-2- 
1 に示すディジタル制御VCOで可変できる理論的な周波数範囲は、(N/(2N-1))fVCOから、

NfVCOである。ただし、周波数を高くする制御に関しては、タップを選択するための論理回

路の遅延時間が、発振波の周期よりも短くなければならないという制約がある。従って、

この手法は現実的ではない。すなわち、(N/(2N-1))fVCOからfVCOまでが、実質的な可変範囲

と考えることができる。また、いかにタップ数を多く取れるかが、VCOの高分解能化の鍵

となる。この場合の位相ジッタは、発振周波数が実質的な発振範囲の中間付近の 2/3×fVCO

とすれば、位相周期の±2/(3N)と計算される。 
 VCOのタップ数には限界があるため、さらにVCOの実質的な出力位相数を多くす

るためには、図 8-3-2- 2 に示すように、VCO出力位相を、さらに補間器を用いて、高分解

補間する手法が考えられる。 
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図 8-3-2- 2 VCO の出力位相数の向上手法 

８-３-３. 周波数比較器 
 
 ディジタル PLL において使用する位相比較器は、実質的には位相情報しか抽出で

きない。従って、ディジタル位相比較器のみを用いてディジタル PLL を構成した場合には、

周波数引き込み特性は従来のアナログPLLより劣化してしまう。それゆえ、ディジタルPLL
では周波数比較器を別に設けて周波数引き込み特性を改善する必要がある。 

周波数比較器には 第５章で説明したアンロック検出器を利用する方法がある。

PLLにおいて、アンロックであるということは、すなわち周波数がずれているということ

である。従って、図 5-1-1- 7 で説明したアンロック検出回路の出力に、図 8-3-3- 1 で示す

ように、アップダウンカウンタを接続する。すると、アンロック検出回路を周波数比較器

として動作させることが可能である。 
 

“0” “1” “-1”

VCO

入力

周波数差出力

Z-1

入力

 

図 8-3-3- 1 アンロック検出回路を用いた周波数比較器 
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 また、クロック抽出回路としてディジタルPLLを用いる場合には、アンロック検

出回路が、データの歯抜けクロックのために誤動作してしまう。すなわち、図 8-3-3- 1 に

示す周波数引き込み手法は使用できない。従って、その場合には、第７章で説明したロー

テーショナル位相比較器を用いる必要がある。 
 

８-３-４. オフセット調整器 
 
 ディジタル位相比較器の特性は、図 8-1- 2 に示すとおり、０出力点で量子化値分

の幅を持つ。また、図 8-3-1- 13 に示すディジタル位相比較器も、オフセットを持った位置

でロックする特性を持っている。従って、入力クロック位相とVCOクロック位相を一致さ

せるため、ディジタルPLLにオフセット調整の機能を設ける必要がある。 
“1” “-1”

Z-1VCO

RS_I

RS_V

CLK

 

図 8-3-4- 1 オフセット調整のための位相比較器 

 図 8-3-4- 1 にオフセット調整のための位相比較器の回路構成を示し、図 8-3-4- 2
に、その動作タイミングチャートを、それぞれ示す。 

 

図 8-3-4- 2 オフセット調整のための位相比較器の動作タイミングチャート 
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 RSフリップフロップは、入力クロックとVCOフィードバッククロックが両方と

も”Low“の場合に、出力RS_IとRS_Vの両方が、”High“出力にリセットされる。そして、

入力クロックが早く立ち上がったほうのNANDゲートの出力が、”Low“状態となる。他方

の出力は、入力クロックにかかわらず、”High“出力に固定される。オフセット出力を積分

する更新クロックには、位相周波数比較器のリセットパルスを利用している。すなわち、図

8-3-4- 2 に示すタイミングチャートでは、RS_IとRS_Vが、両方Highの場合に、加算器の出

力は 0 となる。RS_IあるいはRS_Vのどちらか一方が、”Low“状態となった場合には、オ

フセット値が出力され、位相周波数比較器のリセットパルスで出力値が積分され、更新さ

れる。 
 

８-４. ディジタル PLL のシミュレーション結果  

 
 以上、８-１節から ８-３節までの議論を、シミュレーションによって検証する。ま

ず、基本的なループ応答特性を検証する。 
 

 

図 8-4- 1 ループ応答特性の検証に用いた PLL ブロック図 

 
 図 8-4- 1 に、シミュレーションに用いたディジタルPLLのブロック図を示す。ま

ず、DAC解像度とディジタル位相比較器の解像度は無限大とし、フィルタのみを離散化し

た。ディジタルフィルタは、図 8-2-1- 3 に示すディジタルフィルタ構成を用い、b=9 とした。

その他のパラメータは、入力信号周波数を 10kHz、ループバンド幅は式 (8.2.5)を満足する

値とし、1024Hzと設定している。 
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図 8-4- 2 ディジタル PLL シミュレーション結果 

シミュレーションは、MicroSoft 社の Excel と Visual Basic を用い、PLL のシミ

ュレーションプログラムを作成し、実行させている。 
 図より、ディジタルPLLはアナログフィルタと同様な応答特性を示し、８-２節の

変換法の有効性が証明された。次に、図 8-4- 1 に示すディジタルPLLのブロックで、DAC
の解像度を有限ビットにした場合に、式(8.1.7)の妥当性についてシミュレーションとの整合

性から検討を行った。 
 

表 8-4- 1 許容位相誤差 0.1%の設定の場合の最大位相誤差(シミュレーション結果) 

VCOゲイン/ωn 必要DAC解像度[1Vあたり] 最大位相誤差シミュレーション結果[%]

0.977 7.05 0.069
1.954 8.05 0.069
4.881 9.37 0.080
9.760 10.36 0.085
19.520 11.36 0.085
48.800 12.68 0.115
97.591 13.68 0.098  

 
 この場合、位相比較器で生じる最大の位相誤差を入力クロック周期の 0.1%とし、

VCOゲインとループバンド幅の比を変化させて、シミュレーションにより発生する最大位

相誤差を求めた。シミュレーション結果では、最大位相誤差は 0.07%から 0.12%と計算さ

れ、式(8.1.7)と良い一致を示すことがわかる。 
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図 8-4- 3 ディジタル周波数比較器を備えたディジタル PLL の構成 

 
 次に、８-３-３節で述べたディジタル周波数比較器の効果について検証する。図

8-4- 1 に示した、基本的なディジタルPLLの構成では、ディジタル位相比較器に周波数比較

機能がない。すなわち、プルインレンジの狭いPLLしか実現できない。従って、図 8-3-3- 1
に示すディジタル周波数比較器を備えたディジタルPLL（図 8-4- 3 参照）を、図 8-4- 1 に

示すPLLと同様にシミュレーションし、周波数引き込み特性の改善効果を検証した。 
 

 
 

図 8-4- 4 周波数比較器の引き込み特性の効果検証シミュレーション 
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 図 8-4- 4 に周波数比較器を用いた場合と、用いない場合での周波数引き込み特性

の比較結果を示す。この場合、入力信号周波数を 10KHzとし、VCO初期周波数を 7KHzと
している。周波数比較器を用いない場合には、PLLはロックできないのに対して、周波数

比較器を用いたい場合にはPLLはロックできるようになっている。従って、周波数比較器

の有効性が確認できた。 
 図 8-4- 5 には、ゲーテッドVCOを用いたディジタル位相比較器を使用したPLLの
シミュレーション回路ブロックを示す。シミュレーション環境は、Cadence社製のアナログ

回路シミュレータAnalog Artist上に構築している。 
 

 

図 8-4- 5 シミュレーションに用いた回路ブロック図 
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表 8-4- 2 ゲーテッド VCO 位相比較器を有するディジタル PLL 設計パラメータ 

 
 

PLLの設計パラメータを、表 8-4- 2 に示す。また、ディジタルフィルタの係数は、

図 8-2-1- 3 においてb=9 を選択する。すると、図 8-4- 5 に示すディジタルフィルタの係数、

aからeの値は、それぞれ、a=10,b=2,c=-8,d=1,e=0.056 となる。また、図 8-4- 5 のK1およ

びK2は、カウンタ値を規格化し、フィードバックループを形成するため、符号を反転して、

K1=-1/16、K2=-1/160 と設定する。 

VC
O

 

図 8-4- 6 ディジタル PLL シミュレーション結果 
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 図 8-4- 6 に、ディジタルPLLのシミュレーション結果を示す。VCOの制御信号の

応答は、アナログPLLの応答と大差なく、良好な応答特性を示していることがわかる。ま

た、ゲーテッドVCOを用いた位相比較器の出力制御信号も、同様に収束している。従って、

位相比較器が正常に動作していることがわかる。 
 

８-５. 高精度位相発生技術 

 
ディジタル PLL の実現のためには、PLL と入力信号の位相差を高精度にディジタ

ル変換する必要がある。従って、電圧制御発振器は、できるだけ微小な位相情報を発生で

きることが望ましい。本節では、発振器より微細化された位相情報を出力させるための原

理を述べ。さらに、新規のリング結合型発振器を用いてインバータチェーン発振器の出力

位相が高精度に補間され出力できることを明らかにする。 
 

８-５-１. 差動回路による位相補間方式 
 
 LSIで微小な位相情報を発生しようとする場合、従来は、図8-5-1- 1に示すように、

インバータチェーンを用いた位相信号発生回路が用いられてきた。しかしながら、ディジ

タルPLLの高精度化、低ジッタ化のためには、インバータの１ゲート遅延より短いタイミ

ング制御が求められる。従って、新たな回路形式によるタイミング生成が必要である。 
 

 

図 8-5-1- 1 インバータチェーンによる WTST 回路 

 
インバータ遅延よりも短いVCO位相出力を実現するためには、VCO出力位相を補

間する必要がある。これまでに知られている位相補間の方法としては、図 8-5-1- 2 に示す

ように、差動増幅器とフィルタを用いるものと、複数のインバータチェーンを結合させる

方法がある [7-8]。 
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図 8-5-1- 2 差動増幅器とフィルタを用いた位相補間器 

 
差動増幅器とフィルタを用いた位相補間器では、補間する信号の周波数に応じて、

用いるフィルタの時定数を変更する必要があるため、PLL のように使用する信号周波数の

レンジが大きく変化する場合には、時定数の大きいフィルタを用いなければならない。し

たがって回路面積が大きくなってしまうという問題が生じる。また、一度に多数の位相情

報を取り出す場合には、多数の位相補間器が必要となり回路面積が増大する。結果的にレ

イアウトも困難となり、高精度な位相情報を取り出すことも困難になると考えられる。 
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８-５-２. VCO による位相補間方式 

 
一方、リング発振器を用いた位相補間方式では、補間する信号の周波数が大きく

変化した場合でも、発信器の動作レンジが広いため、確実に位相を補間することが可能で

ある。さらに、フィルタ等の、大面積を必要とする素子も必要としない。すなわち、ディ

ジタルPLLの高分解能VCOへの応用を考えた場合、リング発振器を用いた位相補間方式の

ほうが、適していると考えられる。リング発振器を用いた位相補間方式としては、図 8-5-2- 
1 に示すManeatisらの方法が知られている [8]。 
 

 
 

図 8-5-2- 1  Maneatis らによる VCO の位相補間方式 

 
 ManeatisらのVCOの結合方式は、複数のインバータリング発振器をアレイ状に配置し、

１つのリング発振器の出力を、次のリング発振器に入力し、リング発振器の出力を結合さ

せるというものである。この方式は、理想的な状態では、リング発振器の出力を補間する

ことが可能である。例えば、m段のインバータリング発振器を、n個結合させたとすれば、

各々のインバータ出力が微妙にずれることにより、発振周期をm×n分の１に分割すること

が可能である。実際には、アレイ状にインバータリング発振器レイアウトをした場合、各

インバータに寄生する容量を均一にしなければ、均等に発振周期を分割することはできな

い。従って、図 8-5-2- 2 に示すように、インバータ発振器は、寄生容量を均一に保つため、
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インバータリングを入れ子状にレイアウトする必要がある。 

 

図 8-5-2- 2 入れ子構造に配置した場合の結合されたインバータチェーン VCO 回路 

 
しかしながら、たとえインバータチェーンを、入れ子構造で配置した場合であっ

ても、図 8-5-2- 2 を見れば明らかであるように、配線構造はかなり複雑となる。すなわち、

現実的には、各インバータに均一な寄生容量を与えることは難しい。従って、各インバー

タチェーンに、均一な寄生容量を与えられるようなVCO回路の結合方法を新たに考案する

必要がある。 
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８-６. 新方式 VCO 位相補間手法 

 
まず、新方式の結合型リング発振器の位相補間原理から説明する。 
 

 
 

図 8-6- 1 位相結合回路によるリング発振器の結合（その１） 

 図 8-6- 1 に、位相結合回路によるリング発振器の結合法の概念を示す。図のよう

に位相結合素子を用いて、発振リング 1 と発振リング 2 を結合させた場合には、A1 とB1、
A2 とB2 およびA3 とB3 が、同一位相で発振するように位相結合が行われる。ここで、説

明を簡単にするために、位相結合素子は同一位相で位相を結合させることを仮定する。ま

た、遅延素子の入出力位相も同一位相であると仮定している。 
 

 
 

 図 8-6- 2 位相結合回路によるリング発振器の結合（その２） 

 
 次に、図 8-6- 2 に、位相結合回路により、Ａ１とB1 の位相を 1/2、A2 とB1 の位

相を 1/2 の大きさで結合させる。するとB1 の位相は、A1 とA2 の中間の位相で、位相が結

合される。この位相補間の概念は、発振リングの多重結合に拡張可能である。 
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図 8-6- 3 多重リング発振器への位相結合の拡張法 

 
 図 8-6- 3 に、位相結合回路の多重リング発振器への適用法を示す。すなわち、位

相結合回路の結合を、発振リング 1 から出発して、発振リング１に戻る毎に、遅延素子１

段分ずらした箇所に結合させる。すると、発振リング 2 のB1 および発振リング 3 のC1 は、

A1 とＡ2 の位相のそれぞれ、3 分の１と 3 分の２の位相を補間するように、位相結合して

発振する。一般に、このように、n段の発振リングをm個、位相結合回路を用いて多重結合

させた場合には、遅延素子の間の位相をm分割することが可能となる。従って、それぞれの

発振リングの遅延素子の出力を取り出すことにより、n×m個の位相出力を得ることができ

る。 
次に、図 8-6- 3 に示す多重リング結合発振器のトポロジーを変更し、位相結合回

路をリング状に配置し、その周囲に発振リング 1 から 3 を多重リング状に配置して、位相

結合回路のリングに結合させるトポロジーとする。このトポロジー変更により、多重リン

グ結合発振器の出力が容易に取り出せるようになると同時に、同一セルを用いたシステマ

ティックなレイアウト手法が実現される。 
図 8-6- 4 に、新方式の結合型リング発振器の、回路トポロジーを示す。新方式の

結合型リング発振器では、説明したように、位相結合回路をリング状に配置し、その周囲

をいくつかのリング発振器が取り囲む構成をとる。 
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図 8-6- 4 新方式結合型リング発振器（概念図） 

それぞれのリング発振器は、位相結合回路のリング構造毎に、別々の箇所で接続

している。位相結合回路のリング構造は、いわゆる弱い位相結合を実現しており、リング

発振器は強い位相結合を実現している。したがって、結合型リング発振器の発振周波数は

リング発振器で決定されるが、リング発振器相互の位相関係は、位相結合素子のリング構

造が決定する。従って、図 8-6- 4 に示す新方式結合型リング発振器では、位相結合素子の

数の分だけ、リング発振器の位相を分割することが可能である。 
 

 

 

図 8-6- 5 実際の結合型リング発振器の回路構造 

 
実際の結合型リング発振器の回路構造を、図 8-6- 5 に示す。また、位相結合回路

の回路構造を、図 8-6- 6 に、それぞれ示す。 
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図 8-6- 6 位相結合回路の回路構造 

 
結合型リング発振器をできるだけ小型に作成するために、VCO 回路は差動構成よ

りもシングルエンド構成をとるほうがよい。従って、リング発振器と位相結合リングは、

ともに奇数段構成となる。 
位相結合回路は、図 8-6- 6 に示すように、NMOSトランジスタのみで実現できる

正帰還構成のラッチ回路が、位相結合回路を最も小型に実現できる。 

 

図 8-6- 7 リング発振器の NMOS フォワード結合 

次に、位相結合の原理について、解説する。図 8-6- 7 に示すように、まず、リン

グ発振器をNMOSトランジスタでフォワード結合させた場合について考える。 
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Case 1:
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図 8-6- 8 NMOS フォワード結合の場合の位相結合状態 

 
まず、図 8-6- 8 のケース 1 に示すように、リング発振器Pnのハイ出力期間に、リ

ング発振器Pn+1のハイ出力期間がある場合について考える。この場合、NMOSトランジス

タによってPn+1の立ち上がりが緩和されるので、Pn+1の位相が遅れることがわかる。 
また、ケース 2 のように、リング発振器 Pnのハイ出力期間に、リング発振器 Pn+1のロー出

力期間がある場合では、逆に Pn+1の立下りは促進されるため Pn+1の位相が進むことがわか

る。 

 

図 8-6- 9 NMOS フォワード結合の場合の位相安定点 

従って、PnとPn+1の位相の安定ポイントは、図 8-6- 9 に示すようにPnとPn+1が 180
度ずれた位相となる。 
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図 8-6- 10 リング結合での周波数引き込み特性 

図 8-6- 10 にNMOSフォワード結合リングでの周波数引き込み特性を示す。位相引

き込み範囲において結合されたリングの周波数を一致させることが可能である。すなわち、

この場合の周波数引き込みレンジは±Δfとなる。 
 

 

図 8-6- 11 リング結合発振器のロック点 

 図 8-6- 11 にリング結合発振器のロック点を示す。ロック点は 180 度から 360 度÷

出力位相数だけ遅れた地点となり、ロック周波数はΔFLだけリング発振器の周波数より高

くなる。 
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図 8-6- 12 位相結合トランジスタの能力ばらつきの影響 

 
 図 8-6- 12 にロック点と位相結合トランジスタの能力ばらつきの影響を示す。位相

結合トランジスタの能力ばらつきの影響は、位相と周波数可変量の傾きを変化させ、ロッ

ク点の位相を増減させるが、符号を変える影響はないことがわかる。すなわち、結合の位

相順を、変動させることがないことがわかる。 
 

  

図 8-6- 13 結合リングの発振周波数ばらつきの影響 

 次に、結合リングのそれぞれの自走発振周波数がばらついた場合の影響について考

察する。周波数差がある場合、周波数引き込み特性は、図 8-6- 13 に示すように周波数可変
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量にオフセットが生じる従ってPn+1 の周波数ロック点がマイナスの方向にシフトする場合

が生じ、結果的に位相結合の位相順に狂いが生じる場合も発生する。位相補間が正常に動

作するためには、図 8-6- 10 に示す周波数引き込みレンジと、位相引き込み範囲の両方が大

きいことが必要である。周波数引き込みレンジは、位相結合の能力が大きければ大きくな

る。また、位相引き込み範囲は、発振波形の立ち上がり点と、立ち下がり点の遷移範囲の

大きさと、ほぼ一致する。 
ここで、位相結合のための NMOS トランジスタの能力を大きくすると、周波数引

き込みレンジ(Δf)は大きくできるが、位相引き込み範囲は、波形の立ち下がりが促進され、

立ち上がりが緩和されるため、位相結合のプラス側の引き込み範囲が狭くなり、マイナス

側の引き込み範囲が拡大される。従って、線形領域が狭くなってしまう。もし、位相ロッ

ク点が、位相引き込み範囲をはずれると、位相結合リングの位相補間特性が著しく劣化す

ると考えられる。従って、NMOS フォワード結合で位相結合能力を向上させる方法には限

界がある。 

 

図 8-6- 14 リング発振器の NMOS ラッチ結合 

そこで、図 8-6- 14 に示すように、結合をフォワード型から、NMOSラッチ結合に

変化させた場合について考察する。NMOSラッチ結合にした場合、相互に周波数を引き込

む能力が生じるため、周波数引き込み範囲がほぼ２倍に拡大することは、容易に推測でき

る。次に、位相引き込み範囲について考察する。 
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図 8-6- 15 ラッチ結合の場合のリング発振器の波形 

 図 8-6- 15 にラッチ結合の場合の、リング発振器の波形を示す。図に示す、ケース

１とケース２の両方の場合で、波形がなまる効果と波形が立つ効果の両方が生じる、従っ

て、自走発振波形の場合と同程度の位相引き込み範囲が維持される。すなわち、ラッチ結

合の場合には、周波数引き込み範囲は２倍となるが、位相引き込み範囲は、ほぼ変化しな

いか不感帯が減るようになると考えられる。 

 

図 8-6- 16 ラッチ結合とフォワード結合での特性比較 

 図 8-6- 16 に、ラッチ結合とフォワード結合の場合の、周波数引き込み特性の比較

を示す。NMOSフォワード結合で、トランジスタサイズを２倍にしたものと、NMOSラッ

チ結合はほぼ同じ周波数引き込み範囲を実現するが、NMOSラッチ結合のほうが、位相引

き込み範囲が広い。従って、NMOSラッチ結合のほうが、位相結合回路として優れている

といえる。 
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本結合型リング発振器の回路構成の利点は、回路レイアウトが非常に簡単である

という点である。図 8-6- 17 と 図 8-6- 18 を用いて、結合型リング発振器のレイアウト方法

を述べる。以下では話を簡単にするために、インバータチェーンの個数と段数をともに３

とした９相出力の結合型リング発振器のレイアウト方法について解説する。 

 

図 8-6- 17 結合型リング発振器の単位セル構成 

 
本結合型リング発振器では、共通ゲートを持つトランジスタを、単位セルとして

用いることが可能である。すなわち、いかなる出力位相を持つ結合型リング発振器を、レ

イアウトする場合でも、同じ単位セルを用いてレイアウトを構成することが可能である。図

8-6- 17 に示すように、色分けされた共通ゲートを持つトランジスタを、単位セルとする。

すると、図 8-6- 18 に示す単位セルを、図 8-6- 19 に示すように配置することにより、シス

テマチックに、結合型リング発振器を実現することが可能となる。 
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図 8-6- 18 結合型発振器の単位セルレイアウト 

 

図 8-6- 19 単位セルレイアウトを用いた結合型発振器のレイアウト 
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８-７. シミュレーション結果 

 

図 8-7- 1 に結合型リング発振器のシミュレーション結果を示す。 

 

116.7psec

4084.7psec

116.7psec

4084.7psec

 

     (a)単相出力波形             (b)全(35 相)出力波形 
 

図 8-7- 1 7 段リング発振器を５重結合した結合型リング発振器のシミュレーション結果 

 
この場合の発振器は、7 段リング発振器を５重結合したものを使用している。図

8-7- 1(a)にリング発振器の単相出力波形を示し、図(b)に全ての位相信号出力波形を、それ

ぞれ示す。図(b)より明らかなように、全ての位相信号が均等に位相分割されて出力されて

いるのがわかる。 
 実際に製作したVCO回路は、さらに位相分解能を向上させ、63 相出力とした。63 相出力

VCOは、9 段リング発振器を 7 重結合させることにより実現した。図 8-7- 2 に、63 相出力

VCOの回路構成を示す。 
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図 8-7- 2 63 相出力結合型リング発振器の回路構成 

 
図 8-7- 2 に示した結合型リング発振器は、インバータに供給する電流を可変させ

ることにより、発振周波数を変化させる。このタイプのリング発振器は、供給する電流量

によってインバータの発振振幅が変化するため、電源レベルで出力するためには、振幅変

換用の差動バッファが必要となる。 

 

図 8-7- 3 VCO 出力増幅のための差動バッファ回路 

 
図 8-7- 3 は、VCO出力信号を電源レベルに増幅するための、差動バッファ回路で

ある。 図 8-7- 4 は、９段リング発振器を７重結合した６３相出力結合型リング発振器と、

図 8-7- 3 の差動バッファ回路を 63 個、0.09umCMOSプロセスを用いてレイアウトした結
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果を示している。 
 

 

図 8-7- 4 ６３相出力結合型リング発振器と差動バッファ回路レイアウト 

 
図 8-7- 4 に示す結合型リング発振器の寄生容量を抽出し、発振出力を過渡解析し、

出力位相のばらつきを調べた結果を 図 8-7- 5 に示す。 

 

図 8-7- 5 63 相出力リング結合型 VCO 過渡解析結果 
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図 8-7- 5 より、VCOの寄生容量および抵抗を含めた過渡解析より、位相遅延のば

らつきは、理想値より±0.4LSBである。また、隣接位相との微分値は±0.6LSB以内と、良

好な値であった。 
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８-８. VCO 試作結果 

 
以上、８-７節までに述べたリング結合型VCOを、PLLのVCOに採用して 90nmCMOSプロ

セスにて実現した。図 8-8- 1 にそのレイアウト結果を示す。 
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図 8-8- 1 リング結合型 VCO を用いたライトストラテジ用 PLL のレイアウト結果 

 
図 8-8- 1 で実現したPLLの諸元を、表 8-8- 1 に示す。 

 

表 8-8- 1 高分解能 VCO 搭載 PLL 諸元 
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 VCO出力位相に関しては、図 8-8- 2 に示す測定環境を用いて測定を行った。 
 

 

図 8-8- 2 VCO 出力位相測定環境 

VCO から出力された 63 相の位相は、63to1 のセレクタに入力され、一位相のみが

出力バッファを通過し、オシロスコープに入力される。PLL の入力信号は、信号発生器か

ら出力されて分配され、オシロスコープのトリガ信号となる。オシロスコープでは、信号

発生器からの信号を基準として、出力バッファから出力される 63 相の出力信号の、それぞ

れの位相差を測定する。この方法では、出力バッファを一個しか駆動しなくて良い。従っ

て、出力 I/O 部で、余分なノイズを発生しないため、高精度な位相測定が可能である。 

 

図 8-8- 3 オシロスコープによる 63 相 VCO 出力の観測波形(同一トリガによる重ね書き) 
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図 8-8- 3 に、オシロスコープによる 63 相VCO出力(210MHz時)の、観測波形を示

す。観測波形では、信号が電圧のぶれが少なく、正確に測定されていることがわかる。 
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図 8-8- 4 出力周波数 490MHz 時の位相分解能測定結果 

 

 

図 8-8- 5 出力周波数 210MHz 時の位相分解能測定結果 
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図 8-8- 6 出力周波数 105.0MHz 時の位相分解能測定結果 

 
図 8-8- 4 から 図 8-8- 6 は、それぞれ出力周波数 490MHz、210MHz、105MHzの

時の、位相分解能の測定結果を示す。図 8-8- 4 の位相測定には、出力バッファに差動電流

出力バッファを用い、さらに高精度な測定を実施している。図 8-8- 6 の測定には、通常の

シングル出力インバータを使用している。位相分解能はそれぞれにおいて±1.0LSB以内で

あり、良好な分解能特性が実現されている。 
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８-９. のまとめ 

 
 以上、ディジタル位相比較器、ディジタルフィルタおよびディジタル制御される

VCO から構成されるディジタル PLL の設計手法を明らかにするともに、ディジタル PLL
を構成する回路の問題点を明らかにし、その解決手法を提案した。以下に第８章での取り

組みをまとめる。 
１． ディジタル PLL の基本的な構成を示し、VCO のディジタル制御解像度と位相誤差

の関係を明らかにした。 
 

２． アナログ PLL からディジタル PLL への変換手法として、双一次 z 変換を利用する

方法と、スイッチトキャパシタフィルタから変換する手法の、２通りの変換手法を

示した。どちらの方式でもディジタル回路規模が削減できることを明らかにした。 
 

３． ディジタル PLL を構成する回路の課題を明らかにし、その解決手法を示した。 
 
3-1. リング発振器の状態と、カウンタの最下位ビットを監視することにより、デ

ィジタル位相比較器に発生するグリッジの抑制手法を提案した。 
 
3-2. ゲーテッド VCO を用いた新規ディジタル位相比較器を提案し、従来の位相

比較器より高分解能の位相比較器が簡単な構成で実現できる手法を示した。 
 
3-3.  ディジタル PLL の新規周波数引き込み手法を提案した。 
 
3-4.  ディジタル PLL の新規オフセット調整手法を提案した。 

 
４． 新規ディジタル位相比較器を持つディジタル PLL の応答特性をシミュレーション

により確認し、ディジタル PLL の設計手法と新規回路の妥当性を明らかにした。 
 

５． 新規周波数比較器の効果をシミュレーションにより明らかにした。 
 

６． 位相結合素子によりリング発振器の位相結合を行う、新方式のリング結合型 VCO
を提案した。 
 

７． 新方式のリング結合型 VCO においてゲートが共通なトランジスタで単位セルを構

成する統一的なレイアウト手法を考案した。本手法を用いることによりコンパクト
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で、均一な位相遅延を実現しうるレイアウトが可能であることを明らかにした。し

たがって、VCO の位相を任意の分解能で補間した場合にでも、同一セルを用いた

レイアウト手法を用いることが可能となり、リング結合型 VCO の設計時間の短縮

と、 分解能精度の向上を図ることができることを明らかにした。 
 

新方式のリング結合型 VCO を用いて PLL を作成した。490MHz 発振時に低ジッ

タ特性と位相分解能±1.0LSB(33psec)を実現できることを実証した。 
 

以上の取り組みにより、ディジタル PLL の設計手法と回路設計上の問題点が解決

された。また、高分解能位相出力可能な VCO 回路の実現手法が示され、位相補間手法と組

み合わせれば、14bit 精度程度の高分解能 VCO 等も実現可能と考えられる。従って、ディ

ジタル PLL のシステム LSI への応用範囲が大きく拡張されるものと期待される。 
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第９章. 結論 
 

 本研究の目的は、システム LSI に用いられる、最も重要な機能ブロックである位

相同期回路の高性能化に、体系的に取り組むということにあった。 
以下に、本研究より得られた知見、および今後の位相同期回路の発展に対する意

見を述べる。 
 

1. 本研究では、システム LSI 中で用いられる位相同期回路を、シンセサイザ PLL、
クロック生成用 PLL、データ再生用 PLL の３種類に分類し、それらに共通に要求

される高性能化仕様を分類した。すなわち、小面積化、アダプティブバイアス化、

ロバスト化、ノイズ耐性の強化等である。本研究では、これらの課題の解決に取

り組み、有効な対策を提案、その効果を実証している。 
 

2. PLL の小面積化に対する取り組みでは、PLL のループフィルタを積分項と比例項

の２つのフィルタに分離し、それぞれのフィルタを別個に駆動することにより、

フィルタの小面積化が可能であることを示した。また、チャージポンプ回路から

発生する位相ノイズ量を定量的に解析し、フィルタの小面積化の限界も明らかに

した。 
 

3. ２つのチャージポンプ回路を有する小面積フィルタを、0.13umCMOS プロセスを

用いて、従来 PLL の面積を 5 分の１の大きさで実現した。また、従来 PLL と同

等のジッタ特性を観測した。これにより、提案した小面積 PLL が、実用的である

ことを明らかにした。本手法の開発により、リーク電流は少ないが、単位面積あ

たりの容量値が小さい配線間容量等を用いても、従来の MOS 容量を用いた PLL
と同等の面積でフィルタ回路を実現することが可能となった。すなわち、リーク

電流の大きな CMOS 微細化プロセスを用いても、PLL を小面積で実現することが

可能となった。 
 

4. PLL の小面積化に対して、ループフィルタのスイッチトキャパシタ回路化にも取

り組み、従来アナログフィルタから２相ループフィルタへの変換手法を提案した。

本手法は、フィルタの小面積化と同時に広範囲な入力信号周波数に対してアダプ

ティブバイアス化も実現できる点が優れている。また、２相クロックを用いたル

ープフィルタの、伝達関数ピーキングの問題を改善するための補正手法も同時に

提案した。 
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5. 新規の３相クロックを用いた、スイッチトキャパシタループフィルタ回路を提案

し、フィルタ応答の完全平滑化を、簡単な回路構成で実現できることを明らかに

した。また、従来フィルタから、新規スイッチトキャパシタループフィルタへの

変換手法も、同時に提案し、PLL の過渡応答特性や周波数特性を、ほぼ一致させ

ることができることを明らかにした。 
 

6. PLL のアダプティブバイアス化に対する取り組みでは、能動フィルタとカレント

ミラー回路を用いた、新規の小面積アダプティブバイアスループフィルタを提案

し、従来フィルタに比べて、低電圧化、３次ループフィルタ化を実現した。また、

線形特性を持つ VCO 回路への対応に関しては、非線形電圧電流変換回路を用いる

手法を提案した。アダプティブ化された PLL は 0.15umCMOS プロセスで試作さ

れ、8 倍の入力信号周波数変化に対してもほぼ同一の応答特性が観測された。すな

わち、実際に PLL が、アダプティブバイアス化されていることを確認した。また、

ピリオドジッタ特性は従来 PLL と同等の結果を得た。さらに、アキュームレーシ

ョンジッタ特性はアダプティブバイアス化しない場合の 2 分の１のジッタレベル

を達成した。すなわち、新規アダプティブ PLL により、基準電圧源が不要で、従

来回路に比してロバスト化されジッタ特性に優れた小面積 PLL が実現可能となっ

た。 
 

7. PLL がシステム LSI 中に組み込まれた際に、常に最適なジッタ特性で動作するた

めの、PLL の新規ジッタ測定手法と自律制御手法を開発した。本制御手法により、

自分自身の出力する位相ジッタを測定し、応答パラメータを変化させることで、

常に最適なジッタ性能が実現できる。 
 

8. 自律制御手法には、起動時の大域的探索手法と、PLL 動作時の局所的探索手法の、

２段階の制御手法を採用した。初期起動時には、大域的探索手法により、PLL の

全てのパラメータの組み合わせより、最適なジッタ特性を示す組み合わせを選択

する。また、通常動作時には、局所的探索手法によりジッタ特性が最小になるよ

うに、PLL のパラメータの組み合わせを逐次変更する。本論文では、これら制御

法を有効に実現するためのパラメータは、ジッタ測定時間であることを明らかに

し、制御手法が働くためのジッタ測定時間を定量的に測定した。 
 

9. 自律制御手法の効果を調べるため、テストチップを作成し、プロセスばらつき、

電源ノイズ及び温度変動によるジッタ劣化の抑制効果の実験を行い、以下の結果

を得た。 
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9-1. PLL の位相ジッタ特性におけるプロセスばらつきを抑制できることを明らかにし

た。（効果は 26%から 56%程度であった。） 
 
9-2. 電源ノイズの影響による位相ノイズの劣化を緩和できることを明らかにした。 

(ジッタ削減効果は、約 36%であった。) 
 

9-3. 温度変動による位相ノイズの劣化を緩和し、常に最小ジッタで PLL を動作できる

ことを明らかにした。 
 
この位相同期回路の最適制御システムの実現により、システム LSI 中の PLL の設計

手直し等が激減できると考えられる。従って、設計コストの低減や、LSI 再設計コストの低

減に貢献できるものと考える。 
 

10. 周波数シンセサイザに対する取り組みでは、微細化 CMOS プロセスを用いた場合

でも、高性能な位相ノイズ特性を示すシンセサイザを実現するための PLL のルー

プバンド幅制御手法を開発した。本手法を用いれば、インバータチェーン発振器

のように、位相ノイズ特性に劣る発振器を用いた場合においても、低位相ノイズ

特性を示す周波数シンセサイザを開発できることを明らかにした。 
 

11. PLL のループバンド幅制御手法を実現するために、VCO ゲインの調整手法、フィ

ルタ時定数の制御手法、VCO ゲインの温度補償手法を併せて開発した。 
 

12. PLL のループバンド幅制御手法の開発と同時に、ΔΣ分数分周シンセサイザを構

成する各回路ブロックの発生する位相ノイズを定量的に解析した。また、ΔΣ分

数分周シンセサイザの設計方針および最適化手法を明らかにした。 
 

13. PLL のループバンド幅制御手法を組み込んだ、ΔΣ分数分周シンセサイザを

0.13umCMOS プロセスを用いて試作し、出力周波数分解能 50kHz で、VCO 出力

周波数 114MHz から 174MHz の範囲で、-90dBc@10kHz の位相ノイズ特性を持

つシンセサイザを実現した。これは、先に示した設計手法で予測された結果とほ

ぼ一致しており、設計手法の妥当性も明らかとなった。本手法の開発により、通

常の微細化プロセスを用いての周波数シンセサイザの実現が可能となったほか、

システム LSI への通信システムの組み込みが可能となり、ワンチップ CMOS 通信

LSI の実現が容易となった。 
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14. クロック再生 PLL に対する取り組みでは、従来バイポーラプロセスで実現されて

きた PLL 回路の CMOS 化を、以下の新規回路を開発することにより実現した。

以下に、新規回路の特徴をまとめる。 
 

14-1. 新しい位相比較方式を開発した。新方式では、従来方式に比べ、ディレイラ

インを位相比較器のアクティブ期間の制御のみに使用するため、絶対精度を

必要とせず、ロバスト性を向上している。したがって、バイポーラ回路より

精度の劣る CMOS 回路を用いても、クロック抽出 PLL が容易に設計できる。 
 

14-2. インバータチェーンの位相状態から周波数を検出して引き込む周波数位相比

較方式において、擬似ロック点のない比較方式を開発し、クロック抽出回路

のプルインレンジが±8%となり、引き込みレンジが約２倍に拡大した。本方

式の開発により、プルインレンジ範囲がディレインラインのディレイ精度に

依存せずにシステムが安定する。従って、バイポーラ回路より精度の劣る

CMOS 回路を用いても、DVD 用クロック抽出 PLL が容易に設計できるよう

になった。 
 

14-3. 新しいジッタ検出方式を開発し、従来回路に比べて検出感度を大幅に向上さ

せた。 
 
15. １４に示した新規回路を搭載したクロック抽出 PLL を、0.25umCMOS にて設計

試作し、特性評価を行った。その結果、クロック抽出 PLL が良好なジッタ特性を

示し、十分な実用性を有することを明らかにした。 
 

16. システム LSI に用いられる PLL の統一アーキテクチャとして、ディジタル PLL
の構成と設計手法に対する基本的な検討を行った。 

 
16-1. ディジタル PLL の基本的な構成を示し、VCO のディジタル制御解像度と位相

誤差の関係を明らかにした。 
 

16-2. アナログ PLL からディジタル PLL への変換手法として、双一次 z 変換を利用

する方法と、スイッチトキャパシタフィルタから変換する手法の、２通りの

変換手法を示した。 
 

17. ディジタル PLL を構成する回路の課題を明らかにし、その解決手法を示した。 
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17-1. ディジタル位相比較器が発生するグリッジの抑制手法を提案した。 
 
17-2. ゲーテッド VCO を用いた新規ディジタル位相比較器を提案し、従来の位相比

較器よりも高分解能の位相比較器の実現手段を示した。また、シミュレーショ

ンにより、その妥当性を明らかにした。 
 

17-3. ディジタル PLL の新規周波数引き込み手法を提案した。また、シミュレーシ

ョンにより、その妥当性を明らかにした。 
 

17-4. ディジタル PLL の新規オフセット調整手法を提案した。 
 

18. ディジタルPLLの高性能化の最大の課題は VCOの出力位相の高分解能化である。

そこで、新方式のリング結合型 VCO の回路構成とその動作解析、及びその統一的

なレイアウト手法を考案した。この取り組みにより、いかなる分解能を持つ VCO
でも、同一セルを用いた一様なレイアウト手法を用いることが可能となり、リング

結合型 VCO の設計時間の短縮と、分解能精度の向上を図ることができることを明

らかにした。また、実際に試作チップにおいて、490MHz 動作 63 相出力ＶＣＯを

試作し、33psec の分解能と±1.0LSB 以下の DNL 特性を達成し、従来比３倍の高

分解能化を実現した。 
 
19. １６から１８の取り組みにより、ディジタル PLL の設計手法と回路設計上の問題

点が解決され、ディジタル PLL の実用化に道を開くものと考える。 
 

以上、本研究の取り組みにより、システム LSI で用いられる位相同期回路の高性

能化、具体的には、小面積化、アダプティブバイアス化、ロバスト化、耐ノイズ性の向上、

低位相ノイズ化が実現された。これらの取り組みは、松下電器産業 半導体社製、携帯電話

用システム LSI(FOMAP900i)、DVD-ROM 用１４倍速システム LSI、ケーブル TV 用変復

調 LSI、プラズマ TV 用画像処理 LSI 等に実際に応用され、システム LSI の低コスト化、

生産歩留まりの向上、高性能化に貢献している。 
今後、システム LSI の生産プロセスは、さらにの微細化され、トランジスタのリ

ーク電流は増加し、その動作電圧は低下する。従って、システム LSI に使用されるアナロ

グ回路の性能の低下は免れないものと考えられる。 
位相同期回路の性能低下を防ぎ、微細化プロセスに適応してその性能を向上させ

るためには、アナログ回路部分をできるだけディジタル回路に置き換える必要がある。 
また、ディジタル化された PLL では、本研究で取り組んだ、アダプティブバイア

ス化などの PLL の高性能化手法を、そのまま引き継ぐことができることが魅力的である。 
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本研究では、今後のシステム LSI 用 PLL の本命と思われるディジタル PLL の基

本的な議論と、高性能化のために必須な、VCO 出力位相の高分解能化対策に取り組み、新

規 VCO 回路と、その統一的なレイアウト手法について明らかにし、今後のディジタル PLL
開発に大きく貢献できたと考える。今後は、ディジタル PLL の高性能化に向け、非線形フ

ィードバック制御手法等の非線形制御を取り入れた PLL 回路の開発が必須であると考える。 
また、システム LSI 全体の最適化を考えた場合、アナログ回路の性能がクリティ

カルな要因となることは明らかである。従って、アナログ回路に要求される仕様ができる

だけ緩和されるような、システム形態や信号処理形態を、システム設計初期段階から考慮

して、システム設計がなされるべきであると考える。今後のアナログ回路設計では、単に

回路の高性能化を目指すのではなく、アナログ回路の特性や性能を完全に把握できる回路

設計、あるいはシステム設計を目指すべきである。 
位相同期回路の場合も、ディジタル化することにより、量子化位相ノイズおよび

VCO 出力周波数の量子化等のデメリットが生じるが、回路特性を完全に把握することによ

り、システム最適化を可能とし、ディジタル化のデメリットが克服できるものと考える。 
今後のシステム LSI の高性能化の研究課題としては、アナログ回路のデメリット

を克服できるような、信号処理システムの創造となることに間違いないと考える。今後も

システム LSI の高性能化を研究課題として、位相同期回路の高性能化のみならず、システ

ムの高性能化にも取り組んでいく所存である。 
 



 ２６１

 

第１０章. 研究業績一覧 
 

１０-１. 発表論文 

 
1. S. Dosho,T. Morie, and H. Fujiyama, “A 200-MHz Seventh-Order Equiripple 

Continuous-Time Filter by Design of Nonlinearity Suppression in 0.25um CMOS 
Process,” IEEE J. Solid-State Circuits, vol.37, May 2002. 

2. S. Dosho, N. Yanagisawa, S. Watanabe, T. Bokui, and K. Nishikawa, 

“Development of a CMOS Data Recovery PLL for DVD-ROMx14,” IEICE Trans. 
Fundamentals, vol. E85-A, Apr. 2002. 

3. S. Dosho, N. Yanagisawa, and M, Toyama, “A Design of Compact PLL with 
Adaptive Active Loop Filter Circuits,” IEICE Trans. Fundamentals, vol. E85-C, 
2004. 

4. S. Dosho, N. Yanagisawa, and A, Matsuzawa, “A Background Optimization 
Method for PLL by Measuring Phase Jitter Performance,” IEEE J. Solid-State 
Circuits, vol. 40, pp. 941 - 950, Apr. 2005. 

5. S. Sakiyama, G. Hayashi, S. Dosho, M. Maruyama, S. Inagaki, M. Matsushita, 
and K. Mochizuki, “An Oversampling ADC with Non-Linear Quantizer for PCM 
CODEC,” IEICE Trans. Electron.,vol. E78-C, pp. 1754 - 1760, Dec. 1995. 

6. S. Kawahito, M. Yoshida, M. Sasaki, K. Umehara, D. Miyazaki, Y. Tadokoro, K. 
Murata, S. Doushou, and A. Matsuzawa, “A CMOS image sensor with analog 
two-dimensional DCT-based compression circuits for one-chip cameras,” IEEE J. 
Solid-State Circuits, vol. 32, pp. 2030 - 2041, Dec. 1997.  



 ２６２

 
１０-２. 国際学会発表 

 
1. S. Dosho, H. Kurimoto, M. Ozasa, T. Okamoto, N. Yanagisawa, and N. 

Tamagawa, “A Comb Filter with Switched Capacitor Delay Lines for Analog 
Video Processor,” Symp. VLSI Circuits Dig. 17-3, 1998. 

2. M. Toyama, Shiro Dosho and Naoshi Yanagisawa, “A Design of a Compact 
2GH-PLL with a New Adaptive Active Loop Filter Circuit,” Symp. VLSI Circuits 
Dig. 14-3, 2003. 

3. T. Morie, Shiro Dosho, and H. Fujiyama, “A 200-MHz Seventh-Order Equiripple 
Continuous-Time Filter by Design of Nonlinearity Suppression in 0.25um CMOS 
Process,” Symp. VLSI Circuits Dig. 16-2, 2001. 

4. S. Sakiyama, S. Dosho, M. Maruyama, G. Hayashi, S. Inagaki, T. Moriiwa, M. 
Matsushita, K. Mochizuki, and S. Ito, “An oversampling ADC with non-linear 
quantizer for PCM-CODEC,” Symp. VLSI Circuits Dig. 8, pp. 103 - 104, Jun. 
1994.  

5. S. Kawahito, M. Yoshida, M. Sasaki, K. Umehara, Y. Tadokoro, K. Murata, S. 
Doushou, and A. Matsuzawa, “A compressed digital output CMOS image sensor 
with analog 2-D DCT processors and ADC/quantizer,” IEEE ISSCC, vol. XL, pp. 
184 - 185, Feb. 1997.  

6. S. Dosho, and N. Yanagisawa, “A Background Optimization Method for PLL by 
Measuring Phase Jitter Performance,” Symp. VLSI Circuits Dig.15-3, pp. 236 - 
239, Jun. 2004. 

7. T. Morie, S. Dosho, K. Okamoto, Y. Yamada, and K. Sogawa, “A -90dBc@10kHz 
Phase Noise Fractional-N Frequency Synthesizer with Accurate Loop 
Bandwidth Control Circuit,” Symp. VLSI Circuits Dig. 4-3, Jun. 2005. 



 ２６３

 
１０-３. 国内学会発表 

 
1. 道正  志郎 , “PLL 小型化のための能動フィルタ回路の検討 ,” 信学技報 

CAS2002-32. 
2. 道正 志郎, “小面積 0.15umCMOS-2GHz アダプティブバイアス PLL の開発,” 信学

技報 ICD2003-97. 
3. 道正 志郎, 森江 隆史, “300MHz カットオフCMOSフィルタ試作と超高速フィル

タ設計に対する一考察,” 電子回路研究会資料, ETC - 99 - 90, 1999. 
4. 道正 志郎, 柳沢 直志, 栗本 秀彦, “SC 回路を用いた TV 信号用アナログ遅延線の

開発,” 電子回路研究会資料,ETC - 96 - 71, 1996. 
5. 道正 志郎, 崎山 史朗, 丸山 征克, 林 錠二, 稲垣 誠三, 松下 正寿, 望月 浩二, 伊

藤 紳一郎, “非線形量子化オーバーサンプリングA/D変換器を用いたPCMコーデッ

ク LSI,” 信学技法 ICD 94 – 47, 1994. 
6. 柳沢 直志, 道正 志郎, 渡辺 誠司, 朴井 高弘, 西川 和彦, “DVD ROM-14 倍速対

応データ抽出 PLL 回路の開発,” 軽井沢ワークショップ, 2001. 
7. 道正 志郎, 柳沢 直志, “位相ジッタ測定による PLL ジッタ性能の最適化手法,” 信

学技法 ICD2004 - 77. 
 



 ２６４

 
１０-４. 主要出願特許 

 
1. 特許公開 2005－020618 低域ろ波回路およびフィードバックシステム 

2. 特許公開 2005－005932 低域ろ波回路および位相同期回路 

3. 特許公開 2004－328456 低域ろ波回路、フィードバックシステムおよび半導体集積回路 

4. 特許公開 2004－187200 デューティ比補正回路 

5. 特許公開 2004－159089 ディジタルノイズ除去システム、記録情報再生システムおよび

信号受信システム 

6. 特許公開 2004－007451 フィルタ回路並びにこれを備えた通信システムのフロントエン

ド及び通信装置 

7. 特許公開 2003－115723 アナログ信号伝達回路 

8. 特許公開 2003－044022 液晶ドライバ装置および液晶ドライバユニット 

9. 特許公開 2002－064359 電子フィルタの合成方法 

10. 特許公開 2002－043894 相互コンダクタンス－容量フィルタシステム 

11. 特許公開 2001－292051 トランスコンダクタおよびフィルタ回路 

12. 特許公開 2001－196925 周波数比較器とそれを備えた位相同期回路 

13. 特許公開 2001－186112 データ抽出回路およびデータ抽出システム 

14. 特許公開 2001－160742 信号補間回路 

15. 特許公開 2001－127623 ジッタ検出回路 

16. 特許公開 2001－111419 チャージポンプ回路 

17. 特許公開 2000－357939 梯子型フィルタ、アナログイコライザおよび信号再生システム 

18. 特許公開 2000－156629 発振回路、位相同期回路、位相補間回路、位相調整回路および

位相結合回路 

19. 特許公開平 11－330952 発振器 

20. 特許公開平 10－270968 梯子型フィルタとその合成方法 

 

    1989 年よりその他の出願 54 件 



 ２６５

 
謝辞 

 
 本論文の執筆にあたり、多大なご協力、有意義なご助言および的確なご指導を頂い

た東京工業大学院理工学研究科、松澤 昭教授に深甚なる感謝の意を表します。また、本研

究に対し、適切なるご助言を賜りました、東京工業大学院理工学研究科 藤井 信生教授、

西原 明法教授、高木 茂孝教授、塚田 敏郎教授、武蔵工業大学工学部電子通信工学科 堀
田 正生教授に深く感謝いたします。 

また、松下電器産業(株)入社以来、様々なLSIの開発にご協力、ご助言頂いた崎山 

史朗氏にも、深く感謝いたします。また、チームメンバーとしてLSI開発に協力頂いた、森

江 隆史博士、柳沢 直志氏、徳永 祐介博士、藤山 邦博氏、外山 正臣氏、梅原 啓

二郎氏に感謝いたします。また、アナログ開発グループメンバとして位相同期回路開発に

協力頂いた、岡本 好史氏、曽川 和昭氏、武田 憲明氏、山田 祐嗣氏、西村 佳壽子

氏に感謝いたします。また、他センタにて位相同期回路開発に協力いただいた、渡辺 誠

司氏、朴井 高弘氏、西川 和彦氏に感謝いたします。また、同じ開発グループチームリ

ーダとして研究運営にご助言頂いた、吉河 武文氏、岡 浩二氏、山元 隆氏、中塚 淳

二氏、木村 博氏、およびグループマネージャーとしてご指導頂いた、片部 豊氏に感謝

いたします。また、長年著者の仔細な疑問にご助言頂いた中平 博幸氏、岩田 徹氏に感

謝いたします。また、同期メンバとして共に苦難なLSI開発に立ち向かった岡本 龍鎮氏、

英論文作成に的確なご助言を頂いた金 良守博士に感謝いたします。また、本論文製本に

際しご協力頂いた、松澤研究室助手 倉科 隆博士に感謝いたします。また、事務処理に

ご助力頂いた、松澤研究室秘書 春日 美乃氏に感謝いたします。 
最後に、筆者の研究活動全般を支えてくれた妻まりえと２人の息子、裕太、直樹

に感謝します。 
 
 

 
 


