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摘　 要　 本研究针对谐振时钟网络在集成电路设计中的数字化实现,提出了一种全局时

钟功耗优化(MRC)方法,简化了谐振时钟网络在数字化设计中的集成过程。 当前,依赖

传统仿真工具构建谐振网络的仿真周期较长,且现有谐振电路模型无法满足快速设计与

数字化建库要求。 本文根据谐振电路三段式电路状态提出一种折线化模型降阶方法,可
快速实现对当前各类谐振电路波形的准确刻画;本文同时基于此模型给出全局功耗优化

目标函数,为电路选型提供指导。 与 12 nm Fin-FET 工艺下实际电路的 Spice 后仿结果进

行比较,本文模型精确度在 90%以上,可以准确模拟实际功耗变化趋势,基于 Matlab 实现

的优化方案相比 Spice 仿真提速 105 倍。
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0　 引 言

当前数字集成电路中, 片上时钟分布网络

(clock distribution network,CDN)的功耗占到芯片总

功耗的 55% [1] ~ 70% [2]。 谐振时钟是一种常见的

优化片上时钟分布网络功耗的方法,其通过在电路

中引入若干电感器件,构造磁场能和电场能的相互

转化通路,从而有效降低芯片的时钟功耗,被广泛应

用于各种商业处理器中[3-4]。
但是,谐振电路在当前数字化集成过程中存在

以下问题。 (1)谐振电路波形不再符合现有模型中

“一维折线”原则。 在集成电路的数字化抽象过程

中,对于信号翻转过程,通常使用一维折线波形进行

拟合,并以此抽取出电路必要延时、传输时间等参

数。 如果将上述一维折线模型直接用于谐振电路,

会导致谐振电路的关键信息丢失,无法对电路功耗

等信息进行区分,例如,对于传统谐振时钟电路结

构[5],在不同电感值和不同互补金属氧化物半导体

(complementary metal oxide semiconductor,CMOS)器
件尺寸的组合下,电路完全可以具有相同的一维折

线模型,彼此的功耗值情况却可存在 3 倍以上差距。
(2)只考虑谐振部位的功耗情况无法获得全局功耗

最优结果。 当谐振电路的功耗最优时,往往其输出

信号充放电斜率较差,导致下一级单元的短路功耗

严重。 因此,如果按照传统优化思路[6],可能出现

谐振处的功耗最优,而后续负载的功耗较差的情况,
最终导致谐振时钟网络全局功耗优化能力受限甚至

恶化。
而当前对电路性能估算较为准确的电路级仿真

流程实现代价较大,以通用仿真工具 Spice 为代表,
虽然结果参考性强,但仿真时间较长,且对于大规模
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仿真任务容易失效,因此,无法有效集成到数字电路

设计过程中。 其余相关谐振电路模型研究主要从电

路能域角度进行分析[7-9],并不适用于当前更为广

泛使用的周期关断式谐振时钟电路 ( dead-timing
controlling resonant clock,DRC) [10],无法准确挖掘电

路的功耗优化潜力。
本文从通用谐振时钟结构出发,提出一种全局

时钟功耗优化设计方法(modeling and optimization
method for resonant clock circuits,MRC)。 该方法首

先给出一种谐振电路的折线化电路模型与功耗计算

模型;其次,在此基础上发展出一种可综合考虑多级

电路功耗情况的全局功耗优化方案;最后,以 DRC
电路为例,对上述模型的计算结果进行分析。

1　 相关工作

本节将对谐振电路的相关模型及计算简化方案

进行概括,谐振电路模型的研究主要目标为:(1)相
比 Spice 仿真,显著提高电路迭代速度,降低电路延

时、功耗等参数计算时间;(2)可用于确定电路驱动

能力、电感大小、负载电容大小等参数,对电路实现

提供指导;(3)可集成到数字电路设计流程,便于构

建单元库文件。
相关研究中主要建模思路可以分为以下 3 类。
(1)使用简化公式收束求解区间,并依赖 Spice

仿真校正。
根据谐振电路性质,谐振周期 T 可以表示为 T

= 2π LC, 其中 L 和 C 分别对应电路电感值和电

容值。 因此,可通过将待求解的复杂系统不断简化,
向上述公式靠拢,进而按照上述公式对当前实际系

统进行求解。 但是,由于在简化过程中丢失了部分

电路细节,求解结果只是划定了一个可能区间,需要

在此区间内使用 Spice 仿真获得精确解。 相比直接

使用 Spice 进行精确遍历,此方案可在一定程度上

节约电路求解的迭代时间。 例如,文献[9,11]在构

建电感分布网络时,每次迭代中均首先使用上述公

式对目标电感值进行估算,然后在估算结果的基础

上使用 Spice 仿真对可能参数进行评估。 文献[12]
对 3D 芯片中使用层间通孔构建电感谐振结构进行

了研究,同样依赖上述公式对目标电感值进行估计。
在上述方案基础上,相关研究结合实际应用环

境对其进行了补充。 文献[13]进一步推导出其在

变频变压环境下的变形算法,可以综合考虑电感在

不同工作频率时的表现,从而结合芯片不同工作频

率占比,确定最佳电感位置与大小。 如图 1( a)所

示,当谐振频率大于工作频率时,可将电感 L 看作是

分立器件 L1 与 L2 并联,其中 L1 和负载电容 C 构成

的并联谐振周期与当前时钟周期一致, L2 对应变频

时钟下多余电感参数带来的负面影响。 文献[14]
进一步考虑了时钟连线对原始公式的影响。

图 1　 现有谐振电路建模思路分类示意图

　 　 上述方案中,原始谐振公式对复杂谐振系统只

能做到初步估计,最终依旧依赖 Spice 仿真,设计周

期较长,且对于周期关断式谐振时钟电路等其他复

杂谐振电路并不适用,大大限制了算法迭代的效率

和适用度,也对电路设计环境提出更高的要求。
(2)基于相量法构造系统传递函数。
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文献[8]根据谐振电路阻抗信息,建立电路传

递函数 H,当系统传递函数在谐振角频率 ω 处满足

| H( jω) | > > 0. 9 时,认为此时谐振电路的时钟偏

斜满足要求。 基于此方案,文献[7]对无缓冲单元

时钟系统进行分析,并对系统的阻抗 ZL 进行计算,
系统激励模型如图 1(b)所示,将时钟树所在网络看

作双端模组,要求系统满足已有传递函数限制的前

提下,尽量增加电源电阻,以减小系统功耗。
相量法是周期性电路的基础分析方法之一,此

方法计算简便,在估算系统功耗信息时往往更加迅

速,可以快速对电路相关参数进行评估。 但是,相量

法默认输入信号为正弦函数,与数字电路中的方波

形式相差较大,难以表征信号真实斜率等时域信息。
(3)从时域角度建立波形函数。
文献[15]假设谐振电路在振荡周期的半周期

处到达电源电平(图 1( c)),并对此过程的充电电

流波形进行计算,从而将充电能量进一步定义为上

述电流的积分结果,建立基于电路参数的功耗表达

式。 但是,上述假设并不现实:1)振荡电路在半周

期时到达的电平值并不确定,例如,当电感寄生电阻

较大时,振荡电路所能恢复的最高点电平将小于系

统电压;当电感寄生电阻较小时,振荡电路在半周期

处可能过充到一个超过系统电压的电平值。 因此,
文中能量积分式的积分边界无法笼统定义为半谐振

周期对应时间,电流波形表达式中的正弦项也无法

直接换算为常数,文中计算结果只是谐振电路的一

个特例。 2)系统谐振激励的撤离时间可能对应波

形的任意位置,即便时刻检查电感充电状态、实时控

制电感支路开关,让谐振激励刚好在震荡最高点时

断开电路也是十分困难的。
文献[16]同样要求半谐振周期时电路恰好完

成满摆幅充电或放电过程,为保证此约束,本文结合

谐振波形,对开关器件的尺寸进行了规定。 同时,本
文进一步将电路功耗定义为在时钟边沿处,所有电

阻上功耗和开关器件输入功耗之和。 因此,此方法

只考虑谐振电路在时钟边沿处的功耗,忽略了谐振

电路在电平保持时由电感支路造成的功耗损失,导
致功耗估算不够完整。

本文同样从时域角度出发,对电路波形函数进

行分析,主要贡献有:(1)提出一种可用于数字集成

过程的电路分段模型,摒弃了已有研究中对谐振半

周期充电结果的假设,通过对关键电路波形状态进

行折线拟合,在保证可用于数字集成电路设计流程

的前提下,相比传统一维折线模型,显著提高了谐振

电路的拟合准确度。 (2)给出全局电路功耗计算模

型,本文相比已有研究,对于谐振级功耗,不仅考虑

了模型在信号边沿处的功耗损失,还引入了对波形

电平保持状态下的功耗观察;对于全局功耗,不仅考

虑谐振级本地功耗,还综合考虑了引入谐振后系统

上游和下游的功耗变化。 从而构建出更加完整、适
用面更广的谐振电路模型。

2　 谐振电路模型及其简化

本节将从 DRC 电路入手,根据电路工作特征提

出一种折线化电路简化方法,并在此基础上将模型

推广到其他谐振电路。 2. 1 节将对现有模型在计算

功耗时的问题进行简要说明,并基于此在 2. 2 节给

出模型降阶原则和公式解耦方法。
图 2 给出 DRC 电路结构及其对应不同控制波

形下的等效电路结构。 在一个时钟周期内,按照输

入信号 clk p 和 clk n 的状态,电路可分解为:只
有电感作用的谐振态(LC state)、上拉支路和电感支

路同时作用的充电态(Up state)和下拉支路和电感

支路同时作用的放电态(Down state) 3 种模式。 电

路在每个时钟周期内,实现一次“谐振态-放电态-谐
振态-充电态”循环,2 个谐振态电路一致,具体波形

情况由进入此状态时的初始电容电压和电感电流决

定。 表 1 列出本文所有关键缩写及对应含义。

图 2　 DRC 电路在不同输入信号下的 3 种等效电路
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表 1　 本文所用符号查找表

缩写 对应含义　 　 　

C
总负载电容,包括线网电容 Cwire 和下一级单元

的输入电容 Cin

Cd
偏置电容,用于抬高电感接地端的电压,并满

足 Cd > > C

L 电路等效电感值

Rn-l / Rp-l

PMOS 和 NMOS 的导通等效电阻,通常有 Rn ≈
Rp。 后缀数字 l 对应器件在系统中所在级数

RL
电感支路的总电阻,包括电感寄生电阻、线网

寄生阻抗等

RC 负载支路的总电阻

V / US 电源电平 /电感偏置电平

Gnd 系统地电平

uC
负载端电压,在 3 种工作状态下分别对应

uC-LC、uC-Up 和 uC-Down

UUp-cons /
UDown-cons

分别对应充电态和放电态下电路的稳定电平

tDt 每半周期内 DRC 电路处于谐振态下的时间

2. 1　 已有模型的局限性

文献[17]给出上述 3 种状态对应电路波形表

达式,在谐振态下,输出端电压波形为

uC-LC( t) = Ae -δtsin(ωt + β) + US (1)

其中 δ =
RC + RL

2L ,ω0 = 1
LC,ω = ω0 - δ2, 常数项

A 和 β 由电路的初始状态联立求解。
在充电态和放电态下,输出端电压波形为

uC-Up / Down( t) = A1ep1t + A2ep2t + UUp / Down-cons (2)
其中, p1 和 p2 由电路参数 RC、RL、Rn 和 Rp 决定, A1

和 A2 为由初始状态决定的常数项,电路稳定电平

为:

UUp / Down-cons =
Rn(p)

Rn(p) + RL
US( +

RL

Rn(p) + RL
V)

(3)
根据电路基本性质,设电阻两端电压为 uR( t),

电阻消耗能量为 JR = ∫uR( t) 2 / Rdt。 针对此积分关

系,由于基于文献[17]的完整电路模型式(1)和(2)
无法获得对应符号积分表达式,且对其中的常数项

A、β、A1 和 A2 求解时只有数值解,即每周期波形求解

均依赖上一周期结果,且各不相同,因此积分结果也

只有数值解。 只有通过遍历所有情况才能获得电路

最佳状态,无法满足数字集成电路设计时的快速迭

代和直接求解要求。 为使得功耗和电路参数之间的

相对关系更加直接,本节将分析视角集中在电路常

见状态,抛弃数字集成电路中不稳定、不正确甚至导

致后续电路失效的极端状态,对电路波形进行进一

步降阶化简,进而获得功耗和电路参数的直接表达

式,以期更直观地讨论。
2. 2　 电路折线化简化模型

波形化简的思路为:(1)用特征起始状态代替

单次起始状态,将每周期计算过程解耦;(2)将上一

节的曲线模型简化为由若干直线构成的折线模型,
降低公式积分难度。 下面将详细讨论 3 种模式下对

应折线的斜率估算方式。
2. 2. 1　 谐振态关键参数简化

对于谐振态,如图 3(a)所示,首先确定式(1)
中常数项 A 和 β 的近似表达式,过程如下。 在电路

初始状态为 uC(0 -) = V、iL(0 -) = 0 时,电路对应

常数解 Aopt LC 和 βopt 为

　

Aopt LC = (V - US)
ω0

ω

　 　 = (V - US)
4L

4L - C(RL + RC) 2

βopt = arctan ω
δ = arctan( 4L

C(RL + RC) 2 - 1)

ì

î

í

ï
ï
ï
ï

ï
ï
ïï

(4)
考虑到片上时钟分布网络往往具有低阻特性,

且常见电感值 L 单位为 nH,电容值 C 单位为 pf,可
得近似关系 C(RL + RC) 2 < < L, 代入上式后可以进

一步化简为

Aopt LC ≈ V - US

βopt ≈ arctan ( 1000) ≈ 1. 54
{ (5)

在这里取 sin(ωt + β) = 0 时对应时刻 tLC smax 处

的电路斜率,作为谐振态下折线斜率(图 3 ( a)实

线),当使用一次函数对谐振态的半周期进行拟合

时,电路斜率 SLC 如下,易证其随电感值单调增加:

SLC ≜ f(L)Aopt LCωe
-δLCtLC smax | tLC smax =

π-βopt
ω

≈ f(L)
V - US

LC
e -

4(RL+RC)
5

C
L (6)

其中 f(L) 为仅和 L 相关的经验因子。
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2. 2. 2　 充电态和放电态关键参数简化

对于充电态,如图 3(b)所示,将波形简化为由

三段直线组成的折线图,下文将依次给出三段折线

斜率近似计算方式。 当 C(RL + RC) 2 < < L 时,此状

态下电路波形求解判别式为 ΔUp ≈ (L / R) 2, 故

式(2)中电路系数 p1 和 p2 及常数项 A1 和 A2 可以近

似为

p1 ≈-
Rp + RL

L

p2 ≈- 1
C(RC + Rp)

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

(7)

A1Up-opt = V
C(RC + Rp)

+ UUp-consp2( )
LC(RC + Rp)

Rp ΔUp

　 　 　 ≈ V - UUp-cons

A2Up opt = - UUp-cons - A1Up-cons ≈- V

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

(8)

图 3　 DRC 电路波形降阶原理示意图

当电路一阶导数 u′Up( t) = 0 时,电压上升到最

高点 UUp 1, 此时对应时刻 tUp 1 为

tUp 1 = 1
p1 - p2

ln (
- A2Up optp2

A1Up optp1
)

≈ (RC + Rp)Cln
2L

Rp(RC + Rp)C
(9)

将式(7)与式(9)共同代回式(2)后,可解得充

电态下电压最高点 UUp 1 有:

UUp 1 =
RpV

2(Rp + RL)
2(Rp + RL)

Rp
( )

-
(Rp+RL)(RC+Rp)C

L

-
VRp(RC + Rp)C

2L +
V(Rp + 2RL)
2(Rp + RL)

(10)
至此,第 1 段折线斜率可通过下式直接求得:

SUp 1 =
UUp 1 - 0
tUp 1 - 0 =

UUp 1

tUp 1
(11)

对于第 2 段折线,其斜率可近似为电路二阶导

数 u″Up( t) = 0 时对应的电路斜率,对应时刻 tUp 2 为

　 tUp 2 = 1
p1 - p2

ln
- A2Up optp2

2

A1Up optp2
1

≈ (RC + Rp)Cln
2L2

Rp(RC + Rp) 2(Rp + RL)C2

(12)

其中 p1 和 p2 在式(7)、 A1Up opt 和 A2Up opt 在式(8)中

求出,将 tUp 2 代回 u″Up( t) 可得电路斜率 SUp 2 为

SUp 2 = -
RpV
2L

2(Rp + RL)
Rp

( )
-
(Rp+RL)(RC+Rp)C

L

-
VRp(RC + Rp) 2C

2L2 (13)

考虑到在数字集成电路中,负载端为下一级

CMOS 的栅端,因此电路上升最高点 UUp 1 需小于工

艺允许的最大工作电压 Vtechmax, 也就是电路需要补

充约束:
UUp 1 ≤ Vtechmax (14)

对于放电态,当设计满足 Rn ≈ Rp 时,可对其关

键参数进行如下简化(参数定义见图 3):
SDown 1 = - SUp 1

SDown 2 = - SUp 2

UDown 1 = V - UUp 1 + Gnd

ì

î

í

ïï

ïï
(15)

3　 功耗优化模型 MRC

本节在上一节给出的折线斜率的基础上,提出

一种全局功耗计算模型,将谐振电路作为中间级,从
而综合考虑谐振对前一级和后一级的影响。 3. 1 节给
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出模型定义,并推导出最小功耗目标函数; 3. 2 节

和 3. 3 节分别给出目标函数中 2 个组成部分的具体

功耗计算式;3. 4 节将模型应用于 4 种常见谐振电

路结构;3. 5 节对 MRC 的具体实现过程进行介绍。
3. 1　 全局功耗模型

为完整讨论谐振电路在整体系统下的功耗模

型,在这里考虑连续 3 级反相器构成的串联电路构

成的系统,如图 4 所示,其中谐振部分位于第 2 级。
按照是否在第 2 级负载处挂接电感支路,将电路分

为传统无谐振模式 RC 和谐振模式,并将后者按照

第 2 级输入端是否短接为同一个信号,进一步分为传

统谐振时钟电路(conventional resonant clock, CRC)[5]

和周期关断式谐振时钟电路 DRC 模式,表 2 给出上

述 3 种电路的功耗对比结果。

图 4　 谐振电路系统功耗模型

表 2　 3 种电路对应系统功耗计算式及比较结果

功耗 RC CRC DRC PDRC / PRC PDRC / PCRC

　 Pdyn-1 (Cp + cn)V2 f (Cp + cn)V2 f (Cp + cn)V2 f 1 1
Pin Pdp-1 VIpeak-1 tSC-1 f VIpeak-1 tSC-1 f VIpeak-1 tSC-1 f 1 1
　 Pstat-1 VIleak-1 VIleak-1 VIleak-1 1 1

　 Pdyn-2 (Cwire + Cin)V2 f π(Cwire + Cin)V2 f
2Q

式(19) > π
2Q(1 - VLC-end / V) 2 > (1 - VLC-end / V) 2

PLC Pdp-2 VIpeak-2 tSC-2 f VIpeak-2 tSC-2 f ≈0 ∞
　 Pstat-2 VIleak-2 VIleak-2 VIleak-2 1 1
　 Pdyn-3 CLV2 f CLV2 f CLV2 f 1 1

Pload Pdp-3 VIpeak-3 tSC-RC f VIpeak-3 tSC-CRC f VIpeak-3 tSC-DRC f
tSC-DRC

①

tSC-RC
②

tSC-DRC
①

tSC-CRC
③

　 Pstat-3 VIleak-3 VIleak-3 VIleak-3 1 1

　 注:①式(21) 　 　 ② tSC-RC = (Rp + RC)Cln(
V - Uthp

V - Uthn
) 　 ③ tSC-CRC ≈ (Uthp - Uthn) / SUp 1

　 　 整体系统功耗由输入级功耗 P in、 谐振级功耗

PLC 和负载级功耗 P load 3 部分组成,因此上述 3 级系

统总功耗 P 可以表示为

P = P in + PLC + P load (16)

其中,每一级器件功耗均可进一步拆分为[18]

P in / LC / load = Pdyn + Pdp + Pstat

= CLV2 f + VIpeak tSC f + VIleak (17)
其中 f 为时钟频率。 上式根据产生功耗的原因将每

一级功耗进一步分为:(1)电路的翻转(dynamic)功
耗 Pdyn, 通过对负载电容 CL 进行周期性充放电产

生。 (2)反相器的短路(dissipation)功耗 Pdp, 在输

入信号的翻转过程中,存在一段时间 tSC 使得上下

CMOS 管均导通,从而产生电源和地之间的短路电

流。 文献[18]中将此部分功耗近似为一个三角形,
三角形的高主要取决于器件的饱和电流 Ipeak, 三角

形的底边为上下器件均导通的时间 tSC。 (3)反相器

的静态功耗 Pstat, 由 CMOS 的漏电流 Ileak 决定, Ileak
的大小取决于器件本身工艺和尺寸等参数。

基于上述定义,对于图 4 所示 3 级反相器串联

系统,当 3 级 CMOS 器件尺寸确定时,有:
(1)对于翻转功耗 Pdyn, 第 1 级和第 3 级驱动

的负载电容相同,因此功耗相同;第 2 级谐振级,对
于 CRC,电路功耗为 π(Cwire + C in)V2 f / (2Q) [19], 其

中 Q 为电路品质因数,满足 Q ≈ ωL / (RC + RL); 对

于 DRC,设在谐振态下负载电平在谐振态下震荡反

弹至 VLC end (图 3( c)中标出),因此依赖电源充电
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的电平差为 V - VLC end, 剩余所需充电能量约为

π(Cwire + C in)(V - VLC end) 2 f / (2Q), 但由于电感支

路的存在,电路会存在由电源向偏置电压持续放电

的过程,造成能量损失,因此实际功耗将大于上式。
此部分将在 3. 2 节详细讨论。

(2)对于短路功耗 Pdp, 第 1 级反相器的输入信

号斜率与各自负载在 2 种模式下均一致,因此对应

短路功耗相同。 第 2 级由于 DRC 电路下分开了

PMOS 和 NMOS 的开启时间,从功能上保证短路功

耗近似为 0。 第 3 级反相器的输入端由于前一级谐

振电路的加入,不同的电感值和控制信号意味着不

同的斜率,且常见情况下 DRC 电路的充放电时间

tSC (斜率)大于(小于)传统电路,因此会造成第 3 级

反相器静态功耗的增加。
(3)对于静态功耗 Pstat, 由于 2 种模式下晶体

管参数相同,故系统静态功耗均相同。
综上,对于图 4 所示系统,DRC 电路的功耗优

化问题可以定义为:在给定电路参数(各级器件尺

寸,各级驱动负载电容 Cp、Cn、Cwire、C in、CL 和时钟频

率 f )后,给出使得系统功耗最小的电感值 L 和谐振

态对应时间 tDt。 优化目标函数如下:
Minimize: Pdyn-1 + Pdp-1 + Pstat-1 + Pdyn-2 + Pdp-2

+ Pstat-2 + Pdyn-3 + Pdp-3 + Pstat-3

∝ Pdyn-2(Cwire,C in,Rp-2,Rn-2, f, tDt, L)
　 　 + Pdp-3(Cwire,C in,Rp-2,Rn-2, f, tDt, L, Ipeak-3)

(18)
其中 Ipeak-3 为第 3 级负载级的饱和电流。 上述目标

函数表明,当前系统的功耗主要由谐振级的翻转功

耗和负载级的短路功耗决定。
3. 2　 谐振级翻转功耗表征

本节将给出图 4 中谐振级的翻转功耗,也就是

式(18)的前半部分的具体计算方式,考虑到时钟电

路充电过程主要集中在时钟周期的正半周期,为简

化计算,下文将集中对时钟正半周期的能量消耗过

程进行讨论。
根据 2. 2 节,正半周期波形拟合为由 4 段直线

组成的分段函数,各段能量流转方向如图 5 所示。
对应能量消耗如下:(1)折线 A(图 3(a)中标出)为
谐振态,其电压上升完全依靠电感支路进行充能,无

需电源进行能量补充; (2)折线 B 处由电源和电感

同时充电,二者分别在 Rp 和 RL 上发生能量消耗,由
于后者主要来源为电感存储的磁场能,为上周期存

储复用的部分,因此只考虑 Rp 处的能量消耗。 (3)
折线 C 处由电源和负载同时向电感支路进行充电,
因此同时考虑 Rp 和 RL 上的能量消耗。 (4)折线 D
处负载电压不变,因此负载支路电流为 0,电路存在

从电源到偏置电压上的短路功耗。 综上,此阶段能

量可以表示为

Jdyn-2 =

∫ tmax

tDt

(V - RCCSUp 1 - SUp 1 t - bUp 1) 2

Rp

+ …… …… 折线 B

∫ tcons

tmax

(V + RCCSUp 2 - SUp 2 t - bUp 2)2

Rp

+ …… ……折线 C(Rp)

∫ tcons

tmax
(
V + RCCSUp 2 - SUp 2t - bUp 2

Rp

+ CSUp 2)2RL +…折线C(RL)

∫T / 2
tcons

(V - US) 2

Rp + RL
　 　 　 …… …… 折线 D

(19)
其中 tmax 为电路在充电态上升到最高点的时间,有
tmax = (UUp 1 - SLC tDt - UDown end) / SUp 2 + tDt; UDown-end

为正半周期的开始时刻电平,通过负半周期对应 3
段直线联立求解; bUp 1 和 bUp 2 为充电态前两段直线

一次函数的常数项,对应折线 B 和 C,分别有 bUp 1

= ULC end - SUp 1 tDt, bUp 2 = UUp 1 - SUp 2[(UUp 1 -
ULC end) / SUp 1 + tDt]; tcons 为电路进入充电态第 3 段

的时刻,对应折线 D,有 tcons = (UUp-cons - bUp 2) / SUp 2。
故而系统功耗表达式 ( 18 ) 中的第 1 部分

Pdyn-2(Cwire,C in,Rp-2,Rn-2, f, tDt, L) = Jdyn-2 f 求得。

图 5　 电路正半周期能量流转示意图
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3. 3　 负载级短路功耗表征

本节将给出负载级的短路功耗,也就是式(18)
后半部分的计算式,根据上文可知,此部分功耗与谐

振级输出信号传输时间 tSC 成正比,有:
Pdp-3 = VIpeak-3 tSC f (20)
设电平 Uthp 与 Uthn 分别为 PMOS 和 NMOS 的导

通电平,因此对应器件的激励信号在上述电平之间

的传输延时即为器件短路功耗的产生时间,故谐振

级输出信号导致下一级器件发生短路的时间 tSC-DRC

可通过下式计算:
tSC-DRC = tu = Uthp

- tu = Uthn

=
Uthp - bUp 1

SUp 1
-
Uthn - UDown end

SLC
(21)

其中 tu = Uthp
、tu = Uthn

分别为波形到达 Uthp 与 Uthn 处的

时间。
为准确计算信号斜率,下面将对 tSC-DRC 随电路

谐振态时长 tDt 变化情况进行分类说明,随着 tDt 逐
渐增加,输出波形斜率呈现图 6(a)中的 5 种阶段,
其中② ~④为电路允许状态,可以看出, tDt 越大,谐
振态的独立充电时间越长。 同时,为保证时钟信号

的单调性和稳定性约束,应避免图 7(a)①和⑤对应

2 种状态,需要对电路做出如下约束。
(1) 当 UDown end > Uthn 时(图 6(a)①),此时电

路放电态的终止电平已经超过了下一级的 N 型金

属氧化物半导体(N-metal-oxide-semiconductor,NMOS)
的开启电平。 这意味着在输出信号需要保持低电平

的阶段,其波动已然超过下一级反相器的容忍值,也
就是电路在电平保持阶段下产生不定态,发生功能

错误。 为避免此状态,因此电路需满足:
UDown end

　 ≈ SDown 2
1
2f - tDt -

UDown 1 + SLCtDt - V
SDown 1

( ) + UDown 1

　 ≤ Uthn (22)
(2) 当 UDown end ≤ Uthn 时,若 tDt 继续增加,超过

谐振态下的半周期长度时,此时输出波形截取到的

谐振态下的波形不再单调(图 6( a)⑤),同样在设

计时需避免。 因此电路需满足:

tDt < π
ω (23)

图 6(b)进一步给出电路在不同 tDt 下对应的电

路充放电斜率变化。 可以看出斜率在两端处呈现平

台效应,对应图 6(a)②和④状态; tDt 越大,引入的

谐振态波形越长,整体近似斜率越大,相应负载级短

路功耗越大,对应图 6(a)③状态。 而对于谐振级,
tDt 越大,谐振态下充电到达的电平 ULC end 越高,也就

是剩余充电态下通过电源补充的能量越少,电路谐

振级翻转功耗越小。

(b) 谐振电压波形斜率随谐振态时长变化示意图

(RL = 5 Ω, Rp = Rn = 2 Ω, RC = 2 Ω, C = 0. 5 pf)

图 6　 输出波形及其斜率随tDt变化关系示意图

3. 4　 本文模型下已有谐振电路性能对比

本小节对上文斜率模型在 4 种谐振电路的应用

方式进行说明,包括:传统谐振电路 CRC、周期关断

式谐振电路 DRC、脉冲激励谐振电路( intermittent
resonant clock,IRC) [20]和周期性开关电感支路电路

(quasi-resonant clock,QRC) [21],如图 7 所示。 (1)对
于 CRC 电路,即对应谐振态时长为 0,波形直接进

入 SUp 1 对应阶段;(2)对于 IRC 电路,波形先通过斜

率 - SLC 放电,再通过 SLC 充电;(3)对于 QRC 电路,
波形在每个上升沿上按照 SLC 完成充放电。 当电路

负载电容、电感和器件参数均相同时,电路器件具有

相同的开关速度 tMOS, 性能比较结果如表 3 所示。
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图 7　 分段模型下 4 种谐振电路折线波形示意图

表 3　 基于本文模型 4 种谐振电路谐振级性能比较

参数 斜率 时钟延时 功耗

CRC SUp 1 tMOS + V
2SUp 1

J折线B(0 ~ V) -C-D

IRC SLC tMOS + V
2SLC

JRC(ULC end ~ V) / 2

DRC ≈
SLC + SUp 1

2
tMOS + V

SLC + SUp 1
J折线B(ULC end ~ V) -C-D

QRC SLC tMOS + V
2SLC

JRC(ULC end ~ V)

可以看出,对于输出波形斜率,当 SLC < SUp 1,
CRC 的斜率最大,IRC 和 QRC 较小;对于时钟延时,
设时钟延时为从时钟上升沿半电压处到输出信号的

半电压处的延时,且斜率越大,延时越短,则 4 种电

路的延时长度相对关系与斜率延时相对关系相反,
即 CRC 电路时钟延时最小。

对于电路功耗,均可套用式(19)对应功耗计算

式进行计算。 CRC 和 DRC 电路区别在于,DRC 电

路在谐振态的辅助充能下,折线 B 的起始充电电平

高于 CRC 对应电平,因此具有更小的功耗;IRC 和

QRC 均在电平保持状态下完全断开电感支路,因此

只需要式(19)中折线 B 对应的功耗。 同时,IRC 电

路每周期电感支路开关 1 次,QRC 电路开关 2 次,
因此前者相比后者只需一半电源充电功耗,即 IRC
电路只在输出波形的上升沿处需要电源支路补充能

量。 综上,IRC 电路功耗性能最佳,但是时钟斜率和

占空比最差。
3. 5　 MRC:谐振时钟全局功耗优化方法

本节在电路分段模型和电路功耗模型的基础上

归纳出一种谐振电路的功耗优化方法 MRC。

实现步骤如下。
(1) 输入当前电路参数 Rp、Rn、RL、RC、C 与 US。
(2) 按照式(4) ~ (15)求出简化折线模型中的

UDown end、ULC end、UUp 1、UUp 2、UUp-cons 和折线斜率 SLC、

SUp 1、SUp 2。

(3) 按照式(19) ~ (23)列出和 tDt 及 L 相关的

功耗积分式。
(4) 求解式(18)对应目标函数,获得功耗最佳

时对应电路工作参数。
上述实现方案的根本思路为:列出电路功耗表

达式,并找到函数极小值对应的解。 当将此方法应

用于传统 CRC 电路设计过程时,可省略谐振态对应

过程,由放电态直接进入充电态第 1 阶段,也就是对

应谐振态时间设置为 0。

4　 实验与结果分析

本节对第 2、3 节的模型拟合结果及谐振时钟的

功耗优化方法 MRC 计算结果进行介绍,具体内容

为:4. 1 节将模型计算结果和 Spice 仿真结果进行对

比讨论;4. 2 节给出具体功耗优化设计方法;4. 3 节

将使用优化方法提取出的电路参数与 Spice 仿真下

的最优化结果进行比较;4. 4 节给出基于优化参数

实现的 DRC 电路,相比其他结构的功耗比较结果。
4. 1　 电路模型准确性仿真

4. 1. 1　 波形拟合准确性仿真

为证明本文拟合方法的准确性,本文在 12 nm
Fin-FET 工艺上实现电路,并进行 Spice 后仿,获得

对比结果;同时使用 Matlab 实现本文模型,将模型

计算结果和实际仿真结果进行对比,结果如图 8 所

示,简化后的折线波形可以准确反映电路趋势。 本

文所提模型误差在 10%以内,和文献[8]相同,但后

者不适用于 DRC 电路。
上述误差的主要来源有以下几点。 (1)针对曲

线波形的折线化计算过程会抹去电路的高阶信息,
导致计算存在误差。 (2)谐振系统在上电后是一个

逐渐稳定的过程,往往需要 5 ~ 10 个时钟周期后方

能进入稳定状态。 本文选择对稳定后的波形进行拟

合,因此,当系统位于初始状态时,模型误差较大。
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(3)器件带来的高阶效应,CMOS 打开和关闭为一个

渐进过程,在充电态-谐振态-放电态之间进行切换

时不存在突变点,但在上述模型中按照突变进行处

理。 上述过程在波形中的占比较小,只在波形转折

处有一定影响,且与传统数字电路设计的模型处理

过程一致,因此在计算时忽略。
同时,Spice 仿真平均时间 2 h,本文第 2 节提出

的简化模型在 Matlab 中仿真速度在 0. 4 s 左右,简
化后的模型相比 Spice 仿真提速 105 倍。

( f = 2. 5 GHz,RL = 10 Ω,Rp = Rn = 12 Ω,RC = 1 Ω)

图 8　 电路模型计算结果与 Spice 后仿结果对比

4. 1. 2　 功耗模型准确性仿真

本节对第 3 节功耗模型 Matlab 计算结果与电

路实际 Spice 仿真结果进行比较。
对于谐振级功耗,如图 9 所示,Matlab 计算结

果与 Spice后仿结果趋势一致 ,本文提出的计算

(C = 1. 5 pf, f = 2. 5 GHz)

图 9　 本文提出的谐振功耗模型PLC与 Spice 后仿结果对比

式(18)和(19)可以较准确概括电路功耗来源。 当

前结果误差及产生原因有:(1)Matlab 整体功耗计

算结果约为 Spice 仿真结果的 50% ,这是因为计算

公式中只包含电路翻转功耗,而仿真结果中同时包

括了电路的静态功耗。 但由于静态功耗不随电感值

发生改变,因此模型计算结果和仿真结果趋势吻合,
简化计算合理;(2)当电感值较小时,Matlab 计算结

果增长幅度小于 Spice 仿真结果,这是因为当电感

较小时,电路品质因数降低,电感支路对电源和偏置

电压的隔离效果变差,从电源到偏置电压的放电功

耗增加。 但由于实际设计时对电路品质因数存在要

求,不会工作在此区间,因此此部分功耗的变化性质

在模型中省略。
同时,从图中可以看到,对于谐振级功耗:(1)

在电感选值范围两端功耗较大,这是因为电感较小

时,电路更快进入图 2( c)中折线 D 对应的耗电状

态; 而电感较大时,式(6)对应的谐振充电斜率较

小,来不及在 tDt 阶段中依靠电感支路独立完成对电

路的充电。 (2) tDt 越大,最优功耗越小,且最优功

耗对应电感值逐渐增加,这是因为图 2 中由驱动电

路和电感支路构成的放电通路存在时间随着 tDt 增
加而减小,而较大电感形成的较缓充电斜率更适合

大 tDt 情况。
对于负载级功耗,如图 10 所示,易见负载级功

耗变化趋势与图 9 谐振级相反,在电感选值范围两

端功耗较小,这是因为:(1)当电感较小时,电路完

全依靠谐振电路进行充电,且对应充电斜率可以达

(C = 1. 5 pf,f = 2. 5 GHz)

图 10　 本文提出的负载功耗模型 Pload与 Spice后仿结果对比
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到较大水平;(2)当电感较大时,在 tDt 阶段内不足以

通过谐振到达负载的开启电平,信号斜率完全取决

于谐振级 CMOS 的驱动能力(即 Rp 和 Rn), 由于数

字集成电路时钟网络上的器件导通电阻一般较小,
因此负载的短路功耗也较小。

综上,负载级功耗和谐振级功耗随电感值变化

相反,根据二者在系统中的比例不同,系统功耗达到

最优时的电感值也不同。
4. 2　 基于 MRC 的 DRC 电路参数提取过程

与传统时钟网络设计相比,DRC 谐振网络的设

计难点在于如何在已有数字电路基础上选择合适的

电感 L 和谐振态时长 tDt。 本节首先利用 MRC 模型

给出驱动器件大小确定原则,在确定 Rp 和 Rn 后,进
一步给出在不同负载 C 和时钟频率 f 下 DRC 电路

最佳工作 L 和 tDt 的确定依据。 对于给定负载环境,
即图 4 中谐振级总负载 C 和负载级单元尺寸确定

时,系统功耗随谐振级驱动器件大小的变化情况如

图 11 所示。 可以看到谐振级功耗和负载级功耗随

不同驱动大小变化趋势相反,例如:当驱动器件电阻

较小时,谐振级功耗较大,但此时由于谐振级信号斜

率较大,对应负载级功耗较小。 因此,系统功耗最优

时对应的谐振级驱动器件尺寸与负载级电路短路功

耗在系统功耗中的占比相关:当负载电路单元数量

较多时,选用较小的驱动电阻; 当负载电路单元数

量较少时,选用较大的驱动电阻。

( f = 2. 5 GHz,RL = 5 Ω,Rp = Rn = 2 Ω,RC = 2 Ω)

图 11　 谐振级和负载级功耗随驱动单元的变化情况示意图

根据第 3 节可知,在给定工作条件下,对式(18)
进行求解,即可得对应功耗最优时的 L 和 tDt, 求解

结果如图 12 所示。 可以看出:(1)当只考虑谐振级

功耗(对应图中负载器件数量为 0 时),负载电容 C
越大,最优 L 越小,且对应 tDt 越大;(2)随着负载器

件数量增加,负载级功耗在系统功耗中的占比逐渐

增加,此时最优电感值 L 先减小, tDt 基本不变,此阶

段通过提高谐振频率的方式提高电压斜率,弥补负

载短路功耗损失。 当负载级功耗继续增加,逐渐占

据主导后,电路趋向于选择大 L 、小 tDt 的组合,即尽

量依靠驱动单元进行充放电,保证信号维持在较大

斜率水平。 (3)随着输入信号工作周期的增加, L
和 tDt 均逐渐增加,如图中黑色虚线所示,也就是低

频时钟下最优 L 和 tDt 均位于较大水平。

(其中RL = 5 Ω, Rp = Rn = 2 Ω, RC = 2 Ω,横坐标“1x”包含 30 个 fin = 8 的反相器,短路电流 Ipeak ≈0. 01A)

图 12　 不同时钟周期和负载电容下,电路最优电感值 L 和谐振态时长 tDt随负载器件数量变化关系示意图

—6511—

高技术通讯　 2023 年 11 月 第 33 卷 第 11 期



4. 3　 MRC 模型提取结果及模型性能对比

图 13 给出电路功耗随 L 和 tDt 三维变化示意

图,Spice 仿真结果中功耗最低点对应参数为 tDt =
340 ps, L = 7. 5 nH,参数精确度取决于仿真精度,实
验中 tDt 仿真间隔为 20 ps, L 为 0. 5 nH;使用 MRC
方法实现的 Matlab 运行结果为 tDt = 337 ps, L =
7. 65 nH,与 Spice 仿真结果接近,且由于后者基于

公式求解,因此精度相比 Spice 更高。 对于仿真时

间,在上述仿真间隔下遍历所有可能取值点,Spice
仿真需要近 40 h,而 Matlab 运行时间不超过 10 min。

同时,由图 13 中的虚线进一步可知:浅虚线为

当 tDt 一定时,功耗最小时对应的 L,当 tDt 越大,对应

的最优 L 越靠近图像右下角,也就是对应电感值越

大;深色虚线为当 L 一定时,功耗最小时对应的 tDt,
同样, L 越大,获得最小功耗时的 tDt 越大。

图 13　 系统功耗随 L 和 tDt的三维变化示意图,曲面对应

Spice 仿真结果, f =1 GHz,RL =5 Ω,Rp = Rn =2 Ω,

RC =2 Ω

　 　 按照 MRC 方法获得的最优 L 和 tDt 实现电路并

进行后仿验证,相比传统无谐振模式 RC 和传统谐

振模式 CRC,在相同器件尺寸和驱动环境下电路功

耗结果如图 14 所示。 可以看出: DRC 电路相比传

统无谐振 RC 模式功耗优化约 45% ,相比 CRC 模式

功耗优化约 33% ;同等负载情况下,MRC 方法获得

的 DRC 电路最佳电感值仅为 CRC 电路的 50% 。

图 14　 传统无谐振模式 RC、传统谐振模式 CRC 和带关断

状态谐振模式 DRC 在不同负载情况下功耗对比( f

=2. 5 GHz)

表 4 列出了近些年相关的谐振电路模型或计算

方法与本节模型 MRC 的特性对比。 从适用电路角

度,本文方法适用范围更广,对 4 种基础谐振电路均

适用。 同时提供折线模型方案,便于数字单元建库

时的数据压缩和拟合集成,从而集成到数字集成电

路的设计流程中。 本文模型计算过程无需 Spice 参

与,可显著提高系统优化迭代速度,也简化了分布式

算法的设计难度。 最后,由于本节模型从时域角度

对电路波形进行计算,因此便于获得电路斜率等时

序信息,对系统的性能刻画也更加完整。

表 4　 相关谐振电路模型特性对比

　 2004[14] 2007[7] 2012[16] 2012[9] 2014[15] 2014[12] 2015[8] 2016[13] 2021[11] 本文

工艺 / mm - - 90 45 22 45 28 45 28 / 65 12

适用

电路

CRC √ √ × √ × √ √ √ × √
IRC × × × × × × × × × √
DRC × × × × × × × × × √
QRC × × √ × √ × × × × √

单元库模型 × × × × × × × × × √
不依赖 Spice √ × √ × × × × × × √
输入信号 正弦波 正弦波 方波 正弦波 方波 方波 正弦波 方波 正弦波 方波

计算波形斜率 × × √ × √ × × × × √
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5　 结 论

本文提供了一种数字设计流程中谐振电路设计

方案:首先针对时钟谐振电路提出三段式波形简化

计算模型,计算精度达 90%以上,相比 Spice 仿真提

速 105 倍;然后引入负载电路功耗,进一步给出功耗

计算模型,将系统的各部分功耗与谐振时钟的输出

斜率进行关联,计算结果可以准确模拟全电路功耗

变化趋势; 最后,基于上述功耗最优化公式给出谐

振电路内部关键参数(驱动器件大小、电感值 L 和

谐振态时长等)的确定方法 MRC。 基于 MRC 实现

的 DRC 电路,相比传统 RC 电路优化功耗约 45% ,
相比传统 CRC 谐振电路约为 33% 。 本文提出的电

路设计方法针对当前主流谐振时钟结构提供了一种

功耗优化的设计流程,并为数字集成电路中的谐振

集成电路设计提供理论指导与依据。
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Abstract
Aiming at the digital implementation of resonant clock network in the integrated circuit design, this paper pro-

poses a modeling and optimization method of resonant clock circuits (MRC), which simplifies the integration
process of resonant clock networks. At present, traditional simulation tools for building resonant circuit models is
time consuming,and the existing resonant circuit models cannot meet the requirements of rapid implementation and
digital library construction. According to the three-stage circuit state of the resonant designs, the polyline reduction
model in this paper can obtain the current waveforms of various resonant circuits quickly and accurately. An optimi-
zation objective function of global power consumption is also given based on this model, providing a theoretical basis
for the selection of circuit parameters. The post-Spice simulation results based on 12 nm Fin-FET technology show
that the model accuracy is more than 90% and can accurately fit the actual power consumption trend. Matlab-based
implementation of the proposed model can achieve 105 times speedup compared with Spice-based simulation.

Key words: resonant clock, low-power design, power model, design methodology, very-large-scale integra-
tion clock design
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