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■10群（集積回路）- 6編（アナログ LSI） 

8 章 位相同期回路（PLL） 
 

（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

■概要■ 

 位相同期回路，すなわち Phase-Locked-Loop（PLL）は演算増幅器が電圧及び電流をフィード

バックする回路であるのに対して，信号の位相成分をフィードバックすることにより，結果的

に入力信号周波数と自身の持つ電圧制御発振器の出力周波数を同期させる回路である 1)．現在

では，位相同期回路は殆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．

その応用範囲をいくつか挙げると，コンピュータなどの電子機器のクロック発生回路，通信シ

ステムに用いられる周波数シンセサイザ，テレビシステムでの画像同期信号生成回路，光ディ

スクや高速インタフェースなどでのデータ及びクロック再生回路，モータなどの回転体の速度

制御回路などがある． 
 位相同期回路は，このように応用範囲が多岐にわたる．したがって，アプリケーションに特

化した様々な回路技術が開発されてきた．すなわち，応答性，出力周波数の高分解能化，低位

相ノイズ化，汎用性の向上のためのアダプティブバイアス化，ループフィルタの小面積化など

である． 
 

【本章の構成】 

 本章では以下について，その技術的特長と基礎理論及び設計手法に関して解説する． 
  8-1 チャージポンプ型 PLL 
  8-2 オールディジタル PLL 
  8-3 ∆Σ型分数分周シンセサイザ 
  8-4 データ抽出あるいはクロック抽出用 PLL 
  8-5 ディレイロックループ（DLL） 
  8-6 位相比較器，周波数比較器，及び位相周波数比較器 
  8-7 分周器 
  8-8 ループフィルタ及びその最適化手法 
  8-9 位相雑音とジッタ特性の関係 
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■10群－6編－8章 

8-1 チャージポンプ型 PLL 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 チャージポンプ型 PLL は位相同期回路のなかで最も多用される汎用回路である 2)．図 1･1 に

回路構成とフィードバック動作及び線形解析用のブロック図を示す． 
 

 
 

 

図 1・1 チャージポンプ型 PLL の基本構成 

 
 以下にチャージポンプ型 PLL の構成要素とその働きを示す． 
 位相周波数比較器（Phase Frequency Detector）：入力信号とフィードバック信号を比較し，ア

ンロック時には周波数比較信号，ロック時には位相比較信号をそれぞれディジタルパルス

として出力する 3)． 
 チャージポンプ回路：位相周波数比較器から出力されるディジタル位相差信号をアナログ量

に変換しループフィルタへ出力する．電流出力型と電圧出力型の 2 種類があり，応答性，

伝達特性の安定度の差から，現在では電流出力型が多用されている． 
 ループフィルタ：回路の安定化と応答特性を決定するためのフィルタ回路．位相同期回路の

位相ノイズ特性を決定する． 
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 電圧制御発振器（Voltage Controlled Oscillator：VCO）：入力電圧に応じて発振周波数が変化す

る発振回路． 
 分周器：電圧制御発振器からの発振出力の発振周波数を M 分の 1 に分周して出力する回路．

現在では，分周比が分数の分数分周器も開発され周波数シンセサイザなどに応用されてい

る． 
 位相同期回路の動作は図 1･1 に示すとおりである．また，チャージポンプ型 PLL の解析に必

要な伝達特性は次の 3 式である 4)． 

   入出力位相伝達特性：
( )( ) ( )

( ) ( ) 2 1 ( )
po

i p

I F s Ks G s
s I F s K Ns G s

θ
θ π

= =
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    入力位相の出力位相への伝達特性であり，入力ノイズの伝達特性でもある． 

   位相誤差伝達特性：
( ) ( ) 2 11
( ) ( ) ( ) 2 1 ( )

e o
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s s Ns
s s I F s K Ns G s

θ θ π
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    入力位相変化の位相比較器での位相誤差に対する伝達特性である．VCO 位相ノイズ

の出力位相への伝達特性でもある． 
 

 
(a) 入出力位相伝達特性 

 

(b) 入力周波数変化対位相誤差伝達特性 

図 1・2 PLL の伝達関数特性 
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   入力周波数変化対位相誤差伝達特性：
( ) 1 ( ) 2
( ) ( ) ( ) 2

e e
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s s N
s s s I F s K Ns
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= × =
∆ +

 

    入力信号周波数や VCO 周波数が変化した場合に位相比較器入力に現れる位相誤差の

計算に必要．FM 復調器の設計や電源ノイズ耐性を見積もる際に必要となる． 
 図 1･2(a)に示すように，入出力位相伝達特性は LPF 特性，位相誤差伝達特性は式より明らか

なように HPF 特性，図 1･2(b)に示すように，入力周波数変化対位相誤差伝達特性は BPF 特性

となる．したがって，電源変動などの VCO 周波数変化を引き起こすノイズに対して，PLL の

感度は BPF 特性となり，感度極大周波数が存在する．したがって，電源ノイズの影響抑制のた

め，バンドパス特性の逆特性を持つ電源フィルタが必要となる． 
 
 
 
  



10 群－6 編－8 章〈ver.1/2019/1/24〉 
 

電子情報通信学会「知識ベース」 © 電子情報通信学会 2019 5/(24) 

■10群－6編－8章 

8-2 オールディジタル PLL 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 オールディジタル PLL とは，すべての回路ブロックを論理ゲートで構成した回路，あるいは

電圧制御発振器以外のブロックを論理ゲートで構成した回路として定義されている 5)～8)． 
 位相同期回路のディジタル化の要求は，主にアナログ PLL ではループフィルタ部の面積が

大きくなることがあり，微細化されたシステム LSI のコスト要求に合わないこと．また，ディ

ジタルフィルタはサンプリング回路であるため，入力信号周波数に比例するクロックで駆動す

れば，自動的に入力信号周波数に比例したループバンド幅を持つ PLL が実現でき，汎用性に優

れることに端を発している． 
 図 2･1 にディジタル PLL の基本構成を示す．入力信号と PLL のフィードバック信号の位相

差信号はディジタル位相比較器によってディジタル信号に変換され，ディジタルループフィル

タ及び∆Σ変調器を通過してディジタル制御発振器に入力される．図 2･2 に示すディジタル位相

比較器では，入力クロックの周波数と，位相差の両方をインバータチェーンの段数として測定

し，その比率より位相差を検出するため，正確なディジタル位相差検出回路が構成できる 9)． 

 
図 2・1 オールディジタル PLL の基本構成 

 

図 2・2 ディジタル位相比較器の回路構成例 

 
 ディジタルフィルタは基本的には入力信号周波数以上の入力信号周波数に比例したクロッ

クで駆動される．すなわち，入力信号周波数によってループバンド幅周波数が自動的に可変と

なる．したがって，アナログ PLL と異なり，ループバンド幅を設定するために回路定数を変更

する必要がない．一方，ディジタル位相比較器で発生した量子化誤差などがディジタル制御発

振器にスプリアスノイズを発生させる場合がある．したがって，スイッチングノイズが影響し
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ないように，ディジタル制御発振器にディジタルコードを入力する前に，∆Σ変調器を用いてス

イッチングノイズの周波数成分を高周波領域に集中させる必要がある 9)． 
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■10群－6編－8章 

8-3 ∆Σ型分数分周シンセサイザ 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 
8-3-1 シンセサイザ基本構成と動作 

 ∆Σ分数分周シンセサイザ 10) は，近年の PLL の発達のなかでも特筆すべき成果の一つである．

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．この機能の実現により，CDMA や OFDM などを利用する通信システムの携

帯無線など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． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図 3・1 ∆Σ型分数分周シンセサイザのブロック構成とノイズ分布 
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 図 3･1 において，パルススワローカウンタとデュアルモジュラスプリスケーラで構成される

分周器の分周比は PN + S で決定される．∆Σ変調器はパルススワローカウンタの出力で駆動さ

れ，変調器の出力ビットは PN + S の P 及び S の値を制御して分周を可変する．∆Σ変調器の内

部のダイナミックレンジを X ビットとすれば，∆Σ変調器が作り出せるパルス密度は 2 の X 乗

分の 1 の解像度を持つ．したがって，作り出せる分数分周比の解像度も 1/2Xとなる． 
 通常 X は 20 ビット程度であるので，出力周波数の解像度は入力信号周波数の 1 ppm 程度に

でき，ほぼ連続に周波数を可変にできるといってよい．一方，分数分周方式では入力信号に同

期して分周比を切り替えるので，スイッチングノイズが発生する，しかし，そのノイズ成分の

周波数は，∆Σ変調の効果によって高周波領域に集中する．図 3･2(b)に示すように，集中したス

イッチングノイズは，ループフィルタによって取り除かれ，出力ジッタ成分への寄与は大きく

低減される．この低減効果はループフィルタのカットオフを低くするほど大きい．ところが，

カットオフを低くすると，今度は電圧制御発振器の位相ノイズが出力に漏れる（図3･2(b)下図）．

したがって，シンセサイザのループバンド幅には出力位相ノイズを最小とする最適値が存在す

る．このバンド幅を自動調整する試みは幾つかの論文に見られる 11)． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
        (a)ブロック図                 (b)出力ジッタ削減原理 

図 3・2 ハイブリッドループ∆Σシンセサイザブロック図と出力ジッタの低減原理 

 
 また，発生するスイッチングノイズは，ループフィルタ通過時はアナログ量であるが，もと

もとはディジタル量子化誤差であり，その値は計算可能である．したがって，∆Σ変調器で，ル

ープフィルタ入力で発生する量子化ノイズをあらかじめ見積もり，DA 変換器を用いて逆相の

スイッチングノイズを発生させ，量子化ノイズを相殺する手法も存在する．この場合，ループ

フィルタのカットオフを量子化ノイズ削減のため低くする必要がない．すなわち，より高速に

出力周波数を可変可能なシンセサイザが構成可能である 12)． 
 
8-3-2 ハイブリッドループ∆Σシンセサイザ 
 ∆Σ分周シンセサイザは非常に細かい分周比をディジタル値で設定できる．したがって，図 3･
2(a)に示すように，アナログ回路である∆Σ分周シンセサイザと，ディジタル PLL を組み合わせ
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たハイブリッドループ∆Σシンセサイザ 13) を構成することができる．本シンセサイザは 2 つの

参照クロックに同期することができる．すなわち，∆Σ分周シンセサイザに入力される高速の参

照クロックと，ディジタル PLL に入力される低速の同期信号である．通常，分周比の高いシン

セサイザの場合には，入力信号が低周波であるためにループバンド幅を高く設定できず，VCO
から発生する位相ノイズを抑制することができない．したがって，出力位相ノイズが増大して

しまう欠点があった．ハイブリッドループシンセサイザでは，低速同期信号が入力されない間

は，別に入力される高速参照クロックに同期するので，ループバンド幅を高く保つことができ，

出力位相ノイズは分周比に左右されることがない（図 3･2(b)）． 
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■10群－6編－8章 

8-4 データ抽出あるいはクロック抽出用 PLL 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 データ抽出あるいはクロック抽出用位相同期回路とは，通信インタフェースでデータのみが

送信されてくる場合に，データからそのデータをラッチするためのクロックを抽出しデータと

その同期クロックを一挙に得るための回路である．この手法は古くは，受信信号を波形等化用

のアナログフィルタを通過させた後，アナログ型の位相同期回路によりクロック抽出を行って

いた 14)．近年では，DVD 用に PRML（Partial Response Maximum Like Hood）技術を応用した回

路や，HDMI 用などでオーバーサンプリング技術を応用した回路が登場し，その回路と応用範

囲は多岐にわたっている 15)． 
 
8-4-1 Hoggeの位相比較器を用いたデータ抽出回路 

 図 4･1 に古典的なデータ抽出用位相比較器である Hogge の位相比較器を用いたデータ抽出 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図 4・1 Hogge の位相比較器を用いたデータ抽出回路とタイミングチャート 
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回路構成とタイミングチャートを示す 15)．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．したがって，Hogge
の位相比較器を用いる場合には，チャー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．さもないと，アイパターンの中心を再生クロックがたたけなくなる欠点がある． 
 
8-4-2 T/2 ディレイ方式を用いた位相同期回路 

 次に，T/2 ディレイ方式を用いたデータ抽出回路を示す 17)．本方式は，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，図 4･2(a)に示す

セット付き位相周波数比較器をアクティブ状態とする．つまり，入力データ遷移時のみ，位相

周波数比較器が動作し，周波数比較動作によって誤動作を起こす心配がない．次に，T/2 パル 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図 4・2 T/2 ディレイ方式のクロック抽出回路とタイミングチャート 
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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る．以下，入力データの遷移時

に同様の動作を繰り返す．本方式では，正確な T/2 パルス発生を行わないとデータアイパター

ンの中心をたたけない．以上のように，アナログ方式のデータ抽出回路では，正確なアナログ

量を発生あるいは比較する必要が生じるため，高速化に限界がある．したがって，近年では，

多相クロックを発生し，データをオーバーサンプルしてデータ抽出する方式が有力である． 
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■10群－6編－8章 

8-5 ディレイロックループ（DLL） 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 ディレイロックループ（DLL）とは，位相同期回路の一種ではあるが，電圧制御発振器の代

わりに電圧制御遅延回路を用いる．図 5･1(a)にディレイロックループの基本回路を示す 18)． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
         (a) ブロック構成               (b) DLL 用位相比較器 

図 5・1 ディレイロックループブロック図と位相比較器構成 

 
 DLL では，入力信号が電圧制御遅延回路に入力され，通常は 1 クロック遅延されて出力され

る．その出力信号と入力信号の位相差を位相比較器で検出してフィードバックすることにより

位相同期を実現する．DLL では位相差信号のみを検出する． 
 また，電圧制御遅延回路はクロックを遅延するだけであるので，出力クロック位相が進むこ

とがないため，通常の位相比較器では正常な位相比較動作を行うことができない． 
 図 5･1(b)に示すように，DLL 用位相比較器では入力信号側に D フリップフロップを追加し，

電圧制御遅延回路と等価な遅延を追加する必要がある．また，初期状態で，電圧制御遅延回路

が 1 クロック以上遅延していた場合には，2 クロック遅延以上の遅延に誤ってロックする可能

性がある．したがって，初期状態で必ず最小遅延の状態から位相同期を始めるようにすること

と，誤ロックした場合に備えて，誤ロック検出回路を備える必要がある．図 5･2 に誤ロック検

出の具体的な例を挙げる．電圧制御遅延回路をインバータチェーンなどで構成した場合，正常

時の 1 クロック遅延では遅延回路内に立ち上がりエッジが存在しない． 

 
図 5・2 誤ロック検出方法 
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 一方，誤ロックの場合には 2 クロック以上の遅延となり，遅延回路内に立ち上がりエッジが

存在する．したがって，このエッジを検出し，誤ロック状態の検知が可能となる 19)．また，DLL
では，定常位相誤差を最小化する必要がある．図 5･3 に定常位相誤差の少ないチャージポンプ

回路の構成例を示す．同一タイプの MOS スイッチを使用できるため，スイッチからのフィー

ドスルーノイズを相殺し，定常位相誤差を最小化できる 20)． 

 
図 5・3 定常位相誤差の少ないチャージポンプ回路 

 
 DLL では，以上説明したアナログ型だけでなく，シンクロナスミラーディレイ回路のように

完全にディジタル化されたものもある．シンクロナスミラーディレイ回路は 2 クロックと非常

に短時間で位相ロックが完了するのが特徴である 21)． 
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■10群－6編－8章 

8-6 位相比較器，周波数比較器，及び位相周波数比較器 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 
8-6-1 位相比較器 4) 
 いわゆる乗算器や，NAND ゲートを用いた位相比較器で，2 つの入力信号の相関としての位

相差のみを出力することのできる位相比較器である．出力対入力位相差特性（図 6･1(a)）は周

期関数となり，位相差が正であっても反対の負の出力を出すことがあるため，周波数引き込み

特性は極めて弱いことが特徴である．したがって，補助の周波数比較器と共に位相同期回路を

形成することが多い． 
 
 
 
 
 
 
 
 

        (a)位相比較器                (b)位相周波数比較器 

図 6・1 位相比較器と位相周波数比較器の出力対位相差入力特性 

 
8-6-2 位相周波数比較器 3),4) 
 位相周波数比較器は，3 相位相比較器とも言われる．その回路構成を図 6･2(a)に，その動作

の状態遷移図を図 6･2(b)にそれぞれ示す．位相周波数比較器は無出力状態では，NO OUTPUT
の状態である．そのとき，2 つの出力は Low である．この状態で，どちらかの入力が入ると，

トリガのかかった D-FF の出力が High となり VCO_UP あるいは DOWN の状態に遷移する．次

に最初に入ったトリガの反対の入力がくると，両方の出力が一端 High となり，NAND ゲート

が Low となって D-FF がリセットされ出力が Low となって NO OUTPUT の状態に戻る．した

がって，2 つの信号の位相差に応じた出力パルスが発生する．同じ状態のトリガが入力され続

けても状態は遷移せず同じ状態を維持する． 
 
 
 
 
 
 
 
      (a)回路構成                    (b)状態遷移図 

図 6・2 位相周波数比較器の回路構成と状態遷移図 
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 このときの動作はアンロック動作遷移である．位相周波数比較器の出力対位相差入力特性を

図 6･1(b)に示す．特徴的なことは，位相比較器と異なり，位相差に対して反対方向の出力信号

が発生しないことである． 
 したがって，周波数比較器としても動作し，周波数引き込み特性は通常，VCO の発振可能範

囲と同じになる． 
 
8-6-3 周波数比較器 4),14) 
 クロック抽出型 PLL などの，位相周波数比較器が使用できない位相同期回路では，周波数引

き込み特性が弱い位相比較器しか用いることができない．したがって，補助的な周波数比較器

を用いて周波数引き込み特性を向上する必要がある． 
 

 

(a) 回路構成 

 

 

(b) 動作原理 

図 6・3 周波数比較器の回路構成と動作原理 

 
 図 6･3(a)に周波数比較器の回路構成例を，図 6･3(b)にその動作原理を示す．周波数は位相の

微分であるので，電圧制御発振器の位相状態変化から周波数差を検出して，周波数補正を行う．

すなわち，3 段のインバータチェーンで構成された発振器は図 6･3(b)に示す 6 つの位相状態を

持つ．入力データ信号のエッジごとに電圧制御発振器の位相状態を検出し，その変化を見る．
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入力データと電圧制御発振器の同期時には，常に同じ発振状態が検出されるが，非同期時には

検出状態がずれる．したがって，周波数差を検出することが可能となる． 
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■10群－6編－8章 

8-7 分周器 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 位相同期回路では分周器が非常に大きな役割を担う．なぜなら，分周器が動作しない場合に

は PLL はデッドロック状態に陥ってしまうからである．分周器は，確実に VCO 出力クロック

を分周する必要があり，更に自由に分周比を設定できることが望ましい． 
 自由に分周比を設定するにはデュアルモジュラスプリスケーラとパルススワローカウンタ

を併用する必要がある．その構成を図 7･1(a)に，動作チャートを図(b)にそれぞれ示す． 
 
 
 
 
 
 
 
 

        (a)回路構成                     (b)動作チャート 

図 7・1 デュアルモジュラススケーラとパルススワローカウンタによる分周器 

 
 デュアルモジュラスプリスケーラは N 分周と N + 1 分周の両方が任意で選択できるプリスケ

ーラ（高速動作分周器）であり，パルススワローカウンタは，全体が P クロックで動作し，そ

のうち，S クロックの間はプリスケーラを N + 1 分周で，P — S クロック期間を N 分周で動作さ

せる．したがって，全体の分周比は PN + S となる．通常 N は 2 のべき乗数であり，P と S は P
≧S の条件で任意に設定できる．したがって，N 分周から PN + S 分周までの分周比を任意に設

定可能である．この回路構成で問題となるのは，N 分周と N + 1 分周での切り替え時の制御信

号のタイミングである．すなわち，デュアルモジュラスプリスケーラを同期式カウンタで構成

すると，VCO 出力クロックの周期しか切り替え信号の設定期間がとれなくなる．信号の切り替

え期間を最大とするプリスケーラ方式としては Larson の分周器がある（図 7･2）． 
 

 
        (a)回路構成                 (b)動作タイミングチャート 

図 7・2 Larsson の分周器の回路構成と動作タイミングチャート 
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 Larssonの分周器は One Detectorにより各非同期 2分周器出力がすべて 1となった時点で Low
信号を D-FF に出力し，その瞬間 1 クロックだけカウンタが停止し，N と N + 1 分周を切り替

える（図の場合は 8/9 分周）．切り替え制御は M 信号が行う．この M 信号のタイミングマージ

ンは VCO クロックの 6 つ分を当てることが可能である．また，この方式はクリティカルパス

が Div2outから D-FF へのパスのみで非常に短く，高速化に適した構成でもある 22)． 
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■10群－6編－8章 

8-8 ループフィルタ及びその最適化手法 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 位相同期回路において，ループフィルタの最適化は出力位相ノイズを最小化するうえで重要

である．特に分数分周シンセサイザでは，量子化ノイズと VCO 位相ノイズはループフィルタ

バンド幅に対して相反するノイズ傾向を示すため，出力ノイズが最小となる最適なバンド幅が

存在する．また，ループフィルタを構成する抵抗の持つ熱雑音は VCO 位相ノイズに重畳され

るため抵抗値の最適化は重要である．更に，システム LSI において PLL のループフィルタは大

きな面積を占める可能性があるため，ループフィルタの小面積化も大きな課題である． 
 本節ではそれらに対する近年の設計手法について述べる． 
 
8-8-1 ループフィルタ最適化手法 23) 
 3 次ループ PLL のフィルタ最適化手法を，図 8･1 を用いて説明する． 

 

     (a) 界ループ伝達関数               (b) ブロック図とパラメータ 

図 8・1 3 次ループ位相同期回路のフィルタ最適化手法 

 最適化された位相同期回路の伝達関数は，図 8･1(a)に示すように，開ループ特性でのユニテ

ィゲイン周波数（ω n）で位相余裕（Φ M）が最大となる．最適な伝達関数 Hopt(s) は以下の式に

示すように既知である．したがって，実際の回路の伝達特性 Hopen(s) と Hopt(s) を合致させれば

よい．図 8･1(b)に示す 3 次ループ PLL 回路の開ループ伝達特性 Hopen(s) は以下の式となる． 
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8-8-2 ループフィルタの小型化 24)～26) 
 ループフィルタは大面積を占めやすい部分であり，小型化は必須である．しかし，通常用い

られているフィルタの小型化には以下の問題がある．すなわち，チャージポンプ電流とフィル

タ容量は比例するが，抵抗値は反比例する．つまり，容量値を削減すると抵抗値が大きくなっ

て出力熱雑音が大きくなり，PLL のジッタ特性が劣化する（図 8･2(a)参照）．したがって，チャ

ージポンプ回路を 2 個使用し，抵抗と容量を駆動する電流値を異なる値として小面積化する 24)

（図 8･2(b)参照）． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

         (a) 通常フィルタ             (b) 小面積フィルタ 

 
(c) アダプティブバイアス制御方式 

図 8・2 小面積フィルタとアダプティブバイアス制御 

 
 図ではチャージポンプ出力が 0 にならぬように，電流源と MOS 抵抗で一定電位を与えてい

る．その他の手法としては，図 8･2(c)に示すスイッチトキャパシタ回路でフィルタを構成する

方法がある 27)．スイッチトキャパシタループではフィルタを構成する素子に容量しか含まれな

いため，チャージ電流と全素子値を比例関係にでき，面積縮小が可能である．更に，フィルタ

がサンプリング化されるため，入力クロックに応じてループフィルタのカットオフ周波数を可

変にできる．図 8･2 (c)に示すように，電圧制御発振器の制御電流とチャージポンプ回路のチャ

ージ電流を比例関係で制御することにより，入力信号周波数にループバンド幅を完全に比例さ

せることが可能である．したがって，レンジの非常に広い位相同期回路を実現できる． 
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■10群－6編－8章 

8-9 位相雑音とジッタ特性の関係 
（執筆者：道正志郎）[2009 年 5 月 受領] 

 PLL は通常，位相ノイズ量が最小になるように周波数特性を最適化する．一方で，PLL の特

性は周波数領域だけでなく，時間領域のジッタ量としても表現される． 
 したがって，設計者は発振器の位相ノイズスペクトルが与えられた場合，そのジッタ特性を

見積もる必要がある．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 9･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． 
 

 

図 9・1 n サイクルジッタの位相ノイズ（Pn）計算 

 
 ここで発振器から n サイクルジッタへの位相の伝達関数は，1 − 𝑒𝑒𝑗𝑗𝑗𝑗(𝜔𝜔)𝑛𝑛𝑛𝑛で表される．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，1 サイクルジッ

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の測定では，n = 100 とな

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．したがって，位相ジ

ッタに寄与する発振器の位相ノイズ量は図 9･1 の Pnで表すことができる． 

 

 

図 9・2 アキュームレーション回数とジッタ量の関係 
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 したがって，n サイクルジッタの n，すなわちアキュームレーション回数とジッタ量の関係

は，図 9･2 となる．1 サイクルジッタには位相ノイズの高周波成分が寄与する．n が大きくな

るにつれ，位相ノイズの低周波成分が寄与を始める．n が大きくなると，最終的には出力ジッ

タには発振器の持つ全位相ノイズが寄与するようになる 28)． 
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