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あらまし ここでは初学者にむけ，低雑音 PLL シンセサイザの基礎について述べる．位相雑音の

数式的な意味，システムからの低雑音化の要求，PLL の振る舞い，さらには低雑音 PLL シンセサ

イザの設計例を示している．

1. まえがき 

PLL（Phase Locked Loop） [1]を利用した周波数シン

セサイザは PLL シンセサイザ[1]-[4]と呼ばれている．そ

して，この PLL シンセサイザは，通信やレーダなどの高

周波・マイクロ波機器の局部発振発振器や波源に適用

されている．この PLL シンセサイザは，PLL を用いている

という意味で，本質的には自動制御系であり，個々の部

品の設計技術である「高周波・マイクロ波技術」と全く異

なる設計理論を有する． 

 このPLLの原理は1932年に無線信号の同期用の制御

手段として発明された[5]．その後，テレビジョン受信機

の水平同期用の手段[6]や人工衛星からの微弱な受信

波のための狭帯域の受信手段[7]として発展した．そし

て1960年代に至り、はじめてPLLのシンセサイザへの適

用が報告されている[8]．その後，1970年代での分周器

や位相比較器を一体化したシンセサイザ用のICの開発

により，PLLシンセサイザは急速に普及した．以降，衛星

通信や携帯電話を始めとする大半の無線機器に用いら

れている[9] -[11]． 更に、半導体の微細化技術の進展

とともに、従来，計測器に用いられていた小数分周方式

のPLLシンセサイザ(以下，Fractional-PLLシンセサイ

ザ)[3][12]や電圧制御発振器(以下，VCO)のIC化[13]が

進められている．受信機のダイレクトコンバージョン化

[14][15]とあわせ，このような高速・低雑音なPLLシンセ

サイザや電圧制御発振器のIC化により，携帯電話用高

周波回路の１チップ集積化が急速に進展している

[16][17]． 

本報告では，このPLLシンセサイザについて，低雑音

化技術を中心に基礎的な解説を行う．まず，２．におい

てPLLシンセサイザの構成と開発課題について述べる．

次に，３．においてシステム的にみたときの位相雑音へ

の要求性能について述べる．さらに，４．において，PLL

シンセサイザの基本特性について，２次PLLの伝達関数

を中心に説明する．ここでは，PLLの伝達関数からみた

場合，周波数切換え速度と位相雑音がトレードオフの関

係にあることを述べる．最後に５．において，PLLシンセ

サイザの低雑音化の手法について述べる． 

2. PLL シンセサイザの構成と課題 

 図１にPLLシンセサイザの基本構成を示す．PLLシン

セサイザは，VCO， 分周器，位相比較器およびループ

フィルタとから構成される． ここでは，ループフィルタの

例としてラグリード形フィルタを示している．VCOの出力

（周波数 outf ） を可変分周器で N 分周し（周波数

/outf N ），これと温度制御水晶発振器(TCXO)などの基

準発振器出力（位相比較周波数 reff ）との位相を比較

し，それぞれの周波数を一致させるよう( /ref outf f N= )，

同期させる．従い，同期した状態では， 

   ,    out ref stp reff N f f f= ⋅ =    (1) 

となる．ここで， stpf はPLLシンセサイザのチャネル間隔

である．分周数 N を１つづつ切換えることにより， outf
を reff のチャネル間隔 stpf で切換えることができる． 

 

このPLLシンセサイザは，小形な構成で多チャネルを

生成できる利点により，携帯電話や衛星通信を始めとす

る大半の無線機器の局部発振器として用いられている．

式(1)から明らかなように，FDMA方式のアナログ携帯電

話，TDMA方式のディジタル携帯電話，移動体衛星通

信[18]など狭 stpf が必要な場合，低 reff となり，PLLの

収束が低速になる．また位相比較器やループフィルタの

雑音による位相雑音が高レベルとなる[19]．このように

PLLシンセサイザにおいては，周波数切換え特性や位

相雑音特性を劣化させることなく，狭い周波数間隔の

PLLシンセサイザを実現することが課題である．特に

GSMやPDCなどTDMA方式のディジタル通信である第２
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世代携帯電話に適用するために，この課題の解決に対

し様々な取り組みがなされた．周波数切り換え時にのみ

ループフィルタを広帯域とする方法[20]，周波数切り換

え時にのみPLLの位相比較周波数を高める方法[21]，

あらかじめVCOの周波数を希望周波数近傍に設定する

方法[22][23]，ディジタル演算により位相比較を行うこと

により，高速引き込みが可能な1次PLLを実現する方法

[24]などが提案された． 

現在，携帯電話には，小数分周器により， stpf より

reff を高めるFractional-PLLシンセサイザが実用化[25]

されている．小数分周器は，動作時間により２つの整数

分周器を切換え，時間的な平均で小数分周を実現する

ものである．このFractional-PLLシンセサイザでは， outf
と reff の関係は次式で与えられる． 

/M   ,    /out ref stp reff N f f f M= ⋅ =   (2) 

ここでMは小数分周器のmodulo数である．Fractional- 

PLLシンセサイザでは，従来のPLLシンセサイザと比較

し，1/Mの stpf となる．つまり reff を低周波とすることなく，

Mを高めることにより細かな stpf を実現できる．その結果， 

PLLの切換え速度や位相雑音を劣化させることなくより

細かな stpf を実現できる．一方，この方式では，２つの

整数分周器を切換えるタイミングの周期性に起因するス

プリアスレベルが高い．近年の半導体プロセス技術の微

細化にともない，Δ-Σ変調方式などの大規模なスプリ

アス抑制回路[26]の搭載が可能となっている[27]．その

結果，このFractional-PLLシンセサイザは急速に普及し

ている．その他，移動体衛星通信には，直接ディジタル

シンセサイザ（Direct Digital Synthesizer，以下DDS）

[28]をPLL の基準発振器として用い，Fractional- PLL

シンセサイザと同様の効果をもたらすDDS駆動PLLシン

セサイザ[29]も実用化されている[30]． 

３．位相雑音へのシステム要求 

３．１ 位相雑音の定式化 

ここでは，波での位相雑音 nφ を定式化し，通信やレ

ーダにおよぼす影響について述べる．定式化には，狭

帯域角度変調の前提条件すなわち， sin 0n nφ φ= ∼ を

用いる． nφ を有する波 ( )v t は次式で与えられる． 

( )( ) cosc c nv t A tω φ⋅= ⋅ +    (3) 

ここで， cA と cω はそれぞれ搬送波の振幅と角周波数，

t は時間である． sin 0n nφ φ= ∼ の条件においては，  

( ) ( )( ) cos sinc c c n cv t A t A tω φ ω= ⋅ ⋅ − ⋅ ⋅ ⋅           (4) 

となる．ここで，次式のように nφ を無数のランダムな離散

スペクトラム(変調角周波数 miω ，変調指数 iβ ，初期位

相 iα )の和であると近似すると， 

( )sin mn i i i
i

tφ β ω α⋅ ⋅ +∑∼    (5) 

式(4)は次式のように表される． 
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図２に式(6)で与えられる位相雑音のスペクトラムを示す．

nφ を有する波 ( )v t は搬送波からの離調角周波数 miω±
に振幅 / 2iβ のスペクトラムを有し，上側側波と下側側波

では共役関係となる．筆者らは，このような位相雑音の

モデル化の方法と，受信機への影響のシミュレーション

例を文献[31]で述べている．以上より， nφ によるシステム

への影響は以下の通りとなる． 

(1) 式(3)より，波の位相情報に nφ による誤差が生じるこ

とがわかる．波の周波数や位相から情報を取り出す

通信やレーダの品質劣化要因となる． 

(2) 式(6)より，波のスペクトラムが側波帯に広がることが

わかる．そのため，隣接周波数との干渉が生じる．  

図３に通信やレーダに用いられる発振器の位相雑音の

測定例を示す．以下，図３で取り上げた各システムを例

にとり説明を行う． 

３．２ 衛星通信の場合 

衛星局と各地球局との間の距離が一定である．その

ため，後述の携帯電話と比較して，隣接周波数との干渉

図3　無線通信やレーダに用いられる発振器の
位相雑音の測定例
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は低レベルである．低 CN 環境下での伝送品質を確保

するために，伝送帯域内の位相雑音特性が重視される．

従い，図３(a)(b)(c)に示すように，高速伝送となるほど，

チャネル間隔が広がり，広伝送帯域となる．その結果，

搬送波近傍の雑音の抑制がより厳しくなる．図 4 に文献

[32]を参考に求めた，同期検波時のキャリア再生ループ

での残留位相雑音による符号誤り率の劣化の様子を示

す．10-6 の誤り率では-30dBc 程度の伝送帯域内の位相

雑音で 0.2dB 程度の劣化が生じる．-25dBc 以上では急

激に劣化する．遅延検波においては，前後の２シンボル

の比較のみを行うため，位相雑音による劣化は同期検

波より緩和される方向にある． 

 

３．３ 携帯電話の場合  

 携帯電話では，個々の端末と基地局との間の伝搬損

失のばらつきが大きく，隣接チャネルとの干渉が大きい．

そのため，図３(ｄ)に示すように隣接周波数の位相雑音

の抑制が主眼となる．ディジタル移動体通信の規格[33]

では，送信機の位相雑音は，非線形歪みとあわせて隣

接チャネル漏洩電力の規定で制限される．受信機の位

相雑音は，受信フィルタの減衰特性とともに受信選択度

の規定で制限される．さらに，伝送帯域内の位相雑音に

ついては，送信機のベクトル変調精度の規定で制限さ

れる．図５に位相雑音によるベクトル変調精度の劣化の

例を示す．位相雑音により，シンボル点が円周方向に広

がり，ベクトル変調精度が劣化している．符号誤り率で

規定される伝送品質に関しては，実運用ではフェージン

グや遅延分散など，陸上伝播による劣化要因が主体で

あり，位相雑音による劣化は重要でない． 

３．４ 管制レーダの場合 

管制レーダでは，遠方の航空機などレーダ断面積が

小さい物体の距離や速度を計測する．そのため地面な

どからの反射波であるクラッタによる受信妨害が問題と

なる．通常，ドプラー効果により計測対象の方が，より周

波数遷移が大きいことに着目し，FFTなどの演算処理に

より所望波のみを選択する．しかしながら，クラッタは所

望波より遥かに高レベルであり，送受信機に位相雑音が

存在すると，クラッタにより所望波が覆われ，感度が低下

する[34]．そのため，図３(e)に示すようにフロアレベルが

-120dBc/Hzの低雑音局部発振器を用いる． 

４． PLL シンセサイザの基本動作 

４．１ PLL の伝達関数[1] 

ここでは，図１に示したラグリードフィルタを用いた２次

PLL を取り上げ，基本動作の説明を行う．通常，スプリア

ス成分や位相雑音を抑制するために，ループフィルタの

次数を高め，高次の PLL とする場合が多い．その場合

であっても，２次 PLL の動作を基本とし，そこからの特性

の類推は可能である． 

まず２次 PLL の伝達関数について述べる．図１には，

PLL を構成する各ブロックの伝達関数を示している．ま

た，図中，分周器の遅延 exp( / )refs f− も示している[35]．

PLL の閉ループ利得 ( )H s は次式で与えられる． 

( )

,      
( )( ) ( )    ,   ,

1 ( )

( ) ( / ) ( ) (1/ ) exp   ,

out in

d ref

N G sH s H s s j
G s

G s Kv s F s K N s f

ω⋅
Θ = ⋅Θ = =

+

= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ −
 (7) 

ここで， outΘ と inΘ は，それぞれ PLL の出力位相と入

力の基準位相， ( )G s は開ループ利得，そして s はラプ

ラス演算子である．図１(a)のループフィルタの伝達関数

( )F s は次式で与えられる． 

2
1 1 1 2 2 1 2

1

1( ) ,  ( ),  
1

sF s C R R C R
s
τ τ τ
τ

+
= = + = ⋅

+
.  (8)  

ここでは，以下の近似により解析を進める． 

2 1Kv Kd Nτ⋅ ⋅ >>      (9) 

これは，理想演算算増幅器を用い直流利得を無限大と

した２次 PLL の条件[1]である．また，ここでは，分周器の

遅延の影響を無視できる条件， 

( ) 1   ( 2 )frefG s s j fπ<< = ⋅    (10) 

で解析を進める．遅延の影響については，4.2 で述べる．

式(10)の条件下で，式(8)を式(7)に代入すると， ( )H s は

次式で与えられる． 

 
2

2 2
2( )

2
n n

n n

sH s N
s s

ζ ω ω
ζ ω ω
⋅ ⋅ +

= ⋅
+ ⋅ ⋅ +

  (11) 

2

1
2 , .

2
v d
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K Kf

N
τω π ζ ω

τ
⋅
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⋅

  (12) 

式(11)において, nf は固有周波数， ς は減衰率である．

図 ６ に ２ 次 PLL の 閉 ル ー プ 利 得 ( ) /H s N  と 
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1 ( ) /H s N− を 示 す ． ( )H s は 低 域 通 過 特 性 ， 

1 ( ) /H s N− は高域通過特性を有する．これらは PLL の

位相雑音特性を理解するうえで重要な振る舞いである． 

 

図 7 に電流出力型の位相比較器[36]を用いた場合の

２次 PLL のループフィルタを示す．この２次 PLL の閉ル

ープ利得 ( )H s は次式で与えられる． 

( ) ( ) 3
2 ,  3 3 2/ ,  

2
n v d nK I C N R Cτω ζ ω τ= ⋅ ⋅ = = ⋅  (13) 

ここで dI は電流出力形位相比較器の感度である．電圧

出力形位相比較器では，論理回路の動作電圧で感度

が制限される．そのため外部に演算増幅器が必要な場

合が多い．一方，電流出力形位相比較器では，電流源

セルの大型化により高感度化が図れる利点がある．その

ため，近年の PLL-IC では，電流出力形位相比較器を

用いたものが一般的である． 

４．２ PLL の伝達特性と過渡応答特性 

一般に PLL シンセサイザの過渡特性は，位相ステッ

プ θ∆ と周波数ステップ f∆ に対する応答とに分け，解

析される．図８に解析で用いる位相ステップ θ∆ と周波

数ステップ f∆ を示す．これらのステップに対する応答を

線形加算すれば，全体の過渡特性は与えられる． 

 

まず位相ステップ θ∆ に対する応答の解析を行う．s

領域での θ∆ は， / sθ∆ で表される．この / sθ∆ を位相

比較器入力に与えたときの，PLL 出力での位相 outΘ は

次式で与えられる． 

( ) /out H s sθΘ = ⋅ ∆ .   (14) 

この PLL 出力の outΘ と，PLL 入力の /in sθΘ = ∆ との位

相誤差 1eΘ は次式で与えられる．  
1

2 22

e in out

n n

N
sN

s s
θ

ζ ω ω

Θ = ⋅Θ − Θ

= ⋅ ∆ ⋅
+ ⋅ ⋅ +

  (15) 

ここで， inΘ に対し分周数 N を補正している．式(15)を

逆ラプラス変換することにより， 1eΘ の時間応答 1( )e tθ
は次式で与えられる． 

[ ]

( )
( ) ( )

11 1

2
2

2

( )

sin( 1 )
cos( 1 )

1

                                                   1

1                          1

e e

n
n

n t

n tn

t L

t
N t

N t

ζ ω

ω

θ

ζ ω ζ
θ ω ζ

ζ

ε ζ

θ ω ε ζ

−

− ⋅ ⋅

− ⋅

= Θ

 ⋅ − = ⋅ ∆ ⋅ − −
 − 

⋅ <

= ⋅ ∆ ⋅ − ⋅ =

 

( )

2
2

2

sinh( 1)
cosh( 1)

1

                                                  1

n
n

n t

t
N t

ζ ω

ζ ω ζ
θ ω ζ

ζ

ε ζ− ⋅ ⋅

 ⋅ − = ⋅ ∆ ⋅ − −
 − 

⋅ >

 

     (16) 
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この 1( )e tθ を時間微分することにより，位相ステップ θ∆
入力時の周波数誤差の時間応答 1( )ef t が与えられる． 

( )

1

2
2 2

2

1 ( )( )
2

2 1 sin( 1 ) 2 cos( 1 )
2 1

                                                                     1

e

n n n

n t

d e tf t
dt

N t t

ζ ω

θ
π

θ ζω ω ζ ζ ω ζ
π ζ

ε ζ− ⋅ ⋅

=

 ∆ − = ⋅ − − ⋅ −
 − 

⋅ <

( ) ( )2                                        1
2

n tn nN t ωθ ω ω ε ζ
π

− ⋅∆
= ⋅ − ⋅ =  

( )

2
2

2

2 1 sinh( 1)
1

2

2

              2 cosh( 1)                 1

n n t

n tn

N

t

ζ ω ζ
ζ

ζ ω

θ ω
π

ζ ω ζ ε ζ

 − −
 −

− ⋅ ⋅

∆
= ⋅

− ⋅ − ⋅ >

 

     (17) 

式(17)より，初期の周波数誤差の最高値は， 2θ π∆ = の

条件で 2 nN ω ς⋅ ⋅ となる. 

 次に周波数ステップ f∆ に対する応答の解析を行う．s

領域での f∆ は， 22 /  f sπ ⋅ ∆ で表される．位相ステップ

の場合と同様の手順で， PLL 出力の位相と，PLL 入力

の 22 /  f sπ ⋅ ∆ との位相誤差 2eΘ を求めると，次式で与

えられる．  

2 2 2
12

2
e

n n
f

s s
π

ζ ω ω
Θ = ⋅ ∆ ⋅

+ ⋅ ⋅ +
  (18) 

これより 2eΘ の時間応答 2( )e tθ は次式で与えられる． 

( )

( )

12 2 2

2
2

2
2

1( ) 2
2

2 1 sin( 1 )  1
1

2                                                1

2 1 sinh( 1)  
1

e
n n

n tn
n

n t

n tn
n

t L f
s s

f t

f t

f t

ζ ω

ω

ζ ω

θ π
ζ ω ω

π ω ζ ε ζ
ω ζ

π ε ζ

π ω ζ ε
ω ζ

−

− ⋅ ⋅

− ⋅

− ⋅ ⋅

 
= ⋅ ∆ ⋅ 

+ ⋅ ⋅ +  
 ⋅ ∆  = ⋅ − ⋅ < 
 − 

= ⋅ ∆ ⋅ ⋅ =

 ⋅ ∆  = ⋅ − ⋅ 
 − 

( )1ζ >

     (19) 

同様に，周波数ステップ入力時の周波数誤差の時間応

答 2( )ef t は次式で与えられる． 

( )

2 22
2

( ) cos( 1 ) sin( 1 )
1

                                                            1

e n n

n t

f t f t t

ζ ω

ζω ζ ω ζ
ζ

ε ζ− ⋅ ⋅

 
 = ∆ ⋅ − − −
 − 

⋅ <

 

( ) ( )1                                       1n tnf t ωω ε ζ− ⋅= ∆ ⋅ − ⋅ =

( )

2 2
2

cosh( 1) sinh( 1)
1

                                                            1    (20)

n n

n t

f t t

ζ ω

ζω ζ ω ζ
ζ

ε ζ− ⋅ ⋅

 
 = ∆ ⋅ − − −
 − 

⋅ >

 図９に２次PLLの過渡応答特性を示す．高速応答のた

めには， nω の高周波数化と，適切なς の設定が必要で

ある．しかしながら， nω の高周波数化は分周器の遅延

exp( / )refs f− による制限を受ける．筆者らは，文献[37]

において，この遅延の影響を解析的に示している． 

 

次にこの遅延 exp( / )refs f− を考慮したときの２次

PLL の過渡応答特性について述べる．遅延を考慮した

ときの θ∆ に対する 1( )ef t と f∆ に対する 2( )ef t は次式で

与えられる． 

[ ]

( )

11 1

2
1

2 2 /

( ) ( )

( )
2 2 ref

e

e
s fn n

fe t L F s

sF s N
s s

θ
π ζ ω ω ε

−

−

=

∆
= ⋅ ⋅

+ ⋅ ⋅ + ⋅

 (21) 

[ ]

( )

12 2

2
2 2 /

( ) ( )

( )
2 ref

e

e
s fn n

fe t L F s
sF s f

s sζ ω ω ε

−

−

=

= ∆ ⋅
+ ⋅ ⋅ + ⋅

 (22) 

つぎに 1( )eF s と 2( )eF s を，数値解析により逆ラプラス

変換し，時間応答を求める．数値解析には FILT 法[38]

を用いている．図 10 に遅延を考慮した２次 PLL の過渡

応答を示す．図 10 から２次 PLL の切換え速度の限界値

が与えられる．高速化のために固有周波数 nf を高める

と， reff の 5%を超えた付近から安定性を損ない，むし

ろ低速となることわかる． 
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以上をまとめると，２次 PLL の各パラメータと過渡応答

の関係は以下の通りである． 

(1) nf を高めると高速化できるが， reff の約 5%から 10%

を上限とする．従い reff を高めると，より高速化が可

能となる． 

(2) ς の適切な設定が必要．収束条件により最適値は

異なるがς は 0.7 から１程度が適切である． 

 

４．３ PLL の伝達特性と位相雑音特性[19] 

PLL シンセサイザの位相雑音特性は，PLL 出力での

各コンポーネントからの雑音の加算により与えられる．図

１１に PLL シンセサイザの位相雑音のモデルを示す．各

コンポーネントの雑音に，次式の伝達関数を乗じること

で，PLL 出力での雑音が与えられる． 

(雑音加算点から PLL 出力までの前向き利得)/{1+G(s)}  

(23) 

雑音の加算点(図１１の a 点から d 点)から PLL 出力まで

の伝達関数 ( )aH s , ( )bH s , ( )cH s , ( )dH s は，次式で与

えられる． 

[ ] [ ]
[ ] [ ] [ ]

[ ]

( ) ( ) ( ) / 1 ( ) ( )

( ) ( ) / 1 ( ) 1/ ( )

( ) 1 1 ( ) 1 ( ) /

a b p v

c v p

d

H s H s K F s K s G s H s

H s F s K s G s K H s

H s G s H s N

= = ⋅ ⋅ + =

= ⋅ + = ⋅

= + = −

 (24) 

式(24)より PLL シンセサイザの位相雑音 ( )outL s は次式

で与えられる． 

2 2

2 22

2 22

2 2

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

( ) / ( ) 1 ( ) / ( )

( ) ( ) ( ) ( )                         (25)

out a d b r

c d vco

in vco

in r d n p

L s H s L s H s L s

H s En s H s L s

N H s N L s H s N L s

L s L s L s E s K

= ⋅ + ⋅

+ ⋅ + ⋅

= ⋅ ⋅ + − ⋅

= + +

  

 

式(25)より，VCO 以外のコンポーネントの雑音 ( )inL s に

は低域通過特性を有する ( )H s が乗され, VCO の位相

雑音 ( )vcoL s には高域通過特性を有する1 ( ) /H s N− が

乗される．従い，PLL シンセサイザの位相雑音に対し，

搬送波近傍の周波数領域では ( )inL s が，搬送波遠方

の周波数領域では ( )vcoL s が支配的となることがわかる． 

図 1２に固有周波数 nf を変化させたときの PLL シンセサ

イザの位相雑音を示す．同図より以下のことがわかる． 

(1) nf を高めるとキャリア近傍の位相雑音が改善される

が，キャリア遠方の位相雑音が劣化する． 

(2) reff を高めると， N を低くでき，キャリア近傍の位相

雑音 2 ( )inN L s⋅ を抑制することができる． 

４．４ 過渡応答と位相雑音の関係 

 PLL の伝達関数に対する PLL シンセサイザの過渡応

答と位相雑音の関係は以下の通りである． 

(1) 固有周波数 nf を高めることにより，PLL の高速化を
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図ることができる．このとき，キャリア近傍の位相雑

音が改善されるが，キャリア遠方の位相雑音が劣化

する．隣接チャネルへの漏洩電力が問題となる陸

上移動体通信では，位相雑音と切換え速度はトレ

ードオフの関係である．過去，携帯電話を始めとす

る移動通信のディジタル化の過程で顕在化した課

題である． 

(2) Fractional-PLL シンセサイザあるいは DDS 駆動

PLL シンセサイザにより， reff を高めることにより，上

記のトレードオフ関係は解消できる．そのため，

2000 年代に入り，多くの携帯電話用 RF-IC では

Fractional-PLL が採用されている．ただし，付加さ

れる回路規模，消費電流，スプリアスレベルとのトレ

ードオフが新たな課題となる． 

５． PLL シンセサイザの低雑音化 

５．１ PLL 用コンポーネントの低雑音化 

 低雑音 PLL シンセサイザを実現するためには，低雑音

コンポーネントを用いる必要がある．主要文献[19][39]に

おいても，各コンポーネントの雑音の実態に記述を割い

ている．このような数値レベルでの限界値の把握が低雑

音 PLL シンセサイザ設計の第一歩である． 

５．１．１ 分周器・位相比較器の低雑音化 

 分周器や位相比較器の位相雑音は，デバイスの雑音

により、論理回路のタイミングが時間的にゆらぐことによ

る．そのため，一般には高振幅動作の論理回路を用い，

信号の SN 比を改善し位相雑音特性を改善する．従い，

バイポーラ系の ECL ロジックよりは，MOS 系の CMOS ロ

ジックを用いたほうが，低雑音となる傾向にある[19]．ま

た GaAs 系デバイスを用いる場合[40]，フリッカ雑音によ

る搬送波近傍の位相雑音の劣化が問題となる． 

さらに式(25)に示すように，位相比較器では感度 pK
の改善により，低雑音化を行うことができる． pK を高める

には，(1)高振幅動作の論理回路により位相比較器を構

成する，(2)EX-OR のような検波特性が急峻な回路構成

を用いる，などの方法がある．ただし，EX-OR は，一般

に用いられる位相周波数比較器のような引き込み機能

はないので，何らかの補助手段が必要となり，高速動作

には適さない． 

５．１．２ VCO の低雑音化 

 発振器の位相雑音は次式で与えられる[41]． 
2 2

3 2
1 2 2( )

2 2
o o

vco
FkT FkTL

Q Q P P
ω α ωω

ω ω

   
= + +   

   
 (26) 

ここで，ω は搬送波からの離調角周波数， oω は発振角

周波数， Q は発振器の Q，α はフリッカ雑音による近傍

雑音を与える定数， FkT は 1Hz あたりの熱雑音電力，

P は発振電力である．式(26)より，VCO の低雑音化のた

めには，(a)共振器の Q を高め，発振器としての Q を高

める，(b)熱雑音やフリッカ雑音が低レベルの発振素子を

用いる，(c)低周波の雑音を up-conversion する効果をも

たらす半導体素子の非線形性を抑制する， (d)発振レ

ベルを高める，などのアプローチがある．(a)の観点から，

VCO に共振回路が装荷される．共振回路には，集中定

数回路，マイクロストリップ線路，誘電体共振器・導波管

キャビティを用いたものなどがある．これらの共振回路に

バラクタダイオードを結合させ周波数同調動作をさせて

いる．一般には，広帯域同調を行うほど Q は低下する傾

向にあり，位相雑音特性は低下する．そのため，タンク

回路をスイッチで切換える構成なども用いられる[2]．(b)

の観点から，特に 100kHz 以下のフリッカ雑音を抑制す

るために，バイポーラトランジスタ(BJT，HBT)が用いられ

る．(c)は主には設計問題ではあるが，バラクタダイオー

ドの非線形性を抑制する back-to-back 接続も有効な手

法である[42]．(d)の観点では，搬送波から離れた領域の

雑音が問題となる GSM や W-CDMA 用の LSI 化 VCO

には高振幅である MOSFET が用いられる． 

 

 図 1３に発振器の位相雑音を示す．同図には高 Q の

共振回路である TE01δモードの誘電体共振器（図中，

DR）を装荷した発振器の位相雑音を示す．一般には，

TE01δモードの誘電体共振器を装荷した発振器は，周

波数同調範囲が狭く，シンセサイザに用いられる場合は

少ない．同図より発振周波数が高くなると，位相雑音の

劣化が著しく，また同調帯域が狭くなる傾向にある．マイ

クロ波からミリ波領域での位相雑音は 40dB/dec から

50dB/dec の傾向であり，単なる逓倍の効果 20dB/dec よ

り急峻である．これは，発振周波数の高周波化とともに，

回路の Q が低下し，かつ発振素子の利得が低下するた

めに，タンク回路と発振素子の結合度を高めることが必

要となるためである．従い，マイクロ波・ミリ波 PLL シンセ

サイザ用 VCO では，低雑音化の観点からは低周波

VCO からの逓倍を行うほうが有利である[43]．ただし，携

帯電話用RF-ICで用いられる集積化VCOにおいては，

チップ面積の制約から，より小形でかつ高 Q の回路定

数の選択が容易な高周波での発振を行い，分周して用

いる方式がとられている[17]． 

５．２位相比較周波数 reff を高めることによる低雑音化 

 ４．より， reff を高めたほうが，高速周波数切換えかつ

低 位 相 雑 音 が 可 能 と な る こ と を 示 し た ． こ れ が ，

図１３　発振器の位相雑音（DRはTE01δモードの
誘電体共振器）

-140

-120

-100

-80

-60

-40

-20

10 100

without DR

with DR

Ph
a
se
 
n
o
i
s
e
@1
0
0
kH
z
 
 
(
d
Bc

/
H
z)

Frequency (GHz)

∝f4.9

∝f4.1

図１３　発振器の位相雑音（DRはTE01δモードの
誘電体共振器）
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Fractional-PLLシンセサイザやDDS駆動PLLシンセサイ

ザを開発する動機となっている． 

 

５．２．１ Fractional-PLLシンセサイザ 

ここでは，PDC方式携帯電話用PLLシンセサイザのパ

ラメータを例にとり，周波数切換え速度と位相雑音の計

算から，Fractional-PLLシンセサイザの有用性を定量的

に示す[44]．表1は1GHz帯PLLシンセサイザでの計算条

件である．Case1は 25reff kHz= であり，通常のPLLシン

セサイザに相当する．Case2は 200reff kHz= であり，

Modulo数M=８のFractional-PLLシンセサイザに相当す

る．また，２つのPLLシンセサイザの ( )inL s が同じ仮定の

もと，位相雑音の計算を実施した．図1４に固有周波数

nf に対するPLLシンセサイザの周波数切換え速度と位

相雑音を示す．PLLの遅延を考慮しない場合は， nf を

高める程，高速となる．しかしながら，PLLの遅延により

Case1では1.3ms，Case2では0.17msが周波数切換え速

度の限界性能となる．この限界値は位相比較周波数に

比例している．次に，位相雑音の計算では， Case1，

Case2ともに，PLLシンセサイザ出力での位相雑音

( )outL s は，低 nf となるほど ( )vcoL s へ，高 nf となるほど

2 ( )inN L s⋅ へ近づく．また，よりCase2では， Case1より

低位相雑音となる．以上より，Fractional-PLLシンセサイ

ザにより位相比較周波数 reff を高めると，高速化と低雑

音化を同時に達成することができることがわかる． 

 

５．２．２ DDS 駆動 PLL シンセサイザ 

DDS 駆動 PLL シンセサイザも Fractional-PLL シンセ

サイザ同様，チャネル間隔に関わらず reff を高め，高速

周波数切換えと低雑音化を同時に達成することができる．

図１５に移動体衛星通信用に開発した L 帯 DDS 駆動

PLL シンセサイザ[30]の構成を，図 16 に位相雑音を示
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図１５　L帯DDS駆動PLLシンセサイザの構成
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図１５　L帯DDS駆動PLLシンセサイザの構成
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す．DDS の出力に周波数変換器を設け，アップコンバ

ージョンすることにより，DDSのスプリアスの逓倍による劣

化を抑制している．その結果，チャネル間隔 stpf が

0.06Hz，周波数切換え速度が 2.7ms，1kHz 離調時の位

相雑音が-71dBc/Hz の性能が得られた．微細なチャネ

ル間隔により，送受信機の AFC 機能も可能としている． 

同様の技術は 5-10GHz 帯 PLL シンセサイザにも適用さ

れている[45]．DDS 駆動 PLL シンセサイザは，DA 変換

器のチップ面積や消費電流の面で不利であり，適用事

例は多くない．しかしながら半導体の微細化による回路

の小形化，低消費電流化により，適用領域の拡大が期

待できる． 

 

５．３ 分周数を抑制することによる低雑音化 

マイクロ波帯の PLL シンセサイザを低雑音化するアプ

ローチとして，PLL ループ内に周波数変換器を設ける手

法がある[3][46]．図１７に周波数変換器を設けた Ku 帯

PLL シンセサイザ[46]の構成を示す． L 帯位相同期発

振器(SUB PLO)と６逓倍の高調波ミクサ(HMIX)で PLL

内の周波数変換器を構成している．この周波数変換器

により Ku 帯の VCO の出力波を１GHz 以下としている．

そのため分周数の抑制による位相雑音の改善を可能と

している．この構成による PLL の雑音の改善量は 22dB

である．またこの PLL シンセサイザでは，位相比較 

器に EX-OR を用い，低雑音化を図っている．図１８に

Ku 帯 PLL シンセサイザの位相雑音特性を示す．1KHz

から 100kHz では-85dBc/Hz である．十分，ディジタル

伝送に耐えうる低雑音な特性である．この方式は構成が

複雑となり，大型化するものの，マイクロ波・ミリ波帯にお

ける PLL シンセサイザの低雑音化に有効である． 

６. むすび 

本報告では初学者向けに PLL シンセサイザの低雑音

化技術についてまとめた．特に PLL の伝達関数につい

て解析的に説明し，位相雑音と切換え速度がトレードオ

フの関係にあることを示した．また近年の Fractional- 

PLL シンセサイザの開発により，このトレードオフが緩和

されていることも示した．本文中には引用していないが，

文献[47]-[56]も PLL，VCO，通信理論の理解の助けと

なる．本文中で引用した基本的な文献とあわせ，初学者

には参考文献の一読を勧める． 
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