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論 文

広い入力ビットレート範囲をもつクロックリカバリ回路

井田 司†a) 田中 智之† 中尾 賢† 松岡 俊匡†

谷口 研二†

Clock Recovery Circuit with Wideband Input Bitrate Range

Tsukasa IDA†a), Tomoyuki TANAKA†, Satoshi NAKAO†, Toshimasa MATSUOKA†,
and Kenji TANIGUCHI†

あらまし PFD（Phase/Frequency Detector）を VCO の出力クロックで駆動させ，VCO の出力周波数が
入力ビットレートの一定倍率となるように制御する広帯域のクロックリカバリ回路を提案する．最大連続同符号
長が既知の信号列において，PFD では入力信号の連続同符号長を検知して，擬似ロックの発生を抑止する．提
案回路の非理想性は OSR（Over-Sampling Ratio）と最大連続同符号長で決定され，OSRが高いほど絶対位相
誤差が改善され，最大連続同符号長が大きいほど正常通信のために許容されるジッタ生成の条件は厳しくなる．
数値シミュレーションの結果，OSR=10 のとき，ビットレートが 100 k∼10 Mbit/sの入力信号に対して，VCO

の初期周波数が 10 kHz，200MHz のそれぞれにおいて，擬似ロックを生じることなく正常にロックすることを
確認した．

キーワード クロックリカバリ回路，オーバサンプリング，PFD

1. ま え が き

近年，集積回路の高機能化とともに，様々なインタ

フェースが使用されている．シリアル通信では受信側

で受信信号からクロックを復元する CDR（Clock and

Data Recovery）回路 [1]が用いられる．汎用性の高い

CDR回路として，FPGAやマイクロコンピュータの

入力 IP（Intellectual Property）に利用するには，広

い入力ビットレート範囲に対応する必要がある．また，

広い入力ビットレート範囲に対応することで，新しい

インタフェース規格への対応も容易になる．しかし，

CDR 回路で広い入力ビットレート範囲を実現するに

は所望クロック周波数の逓倍の周波数におけるロック

（擬似ロック）に対する対策が必要である．そのため，

実際の回路では擬似ロックを防ぐため，それぞれのア

プリケーションに応じて狭帯域の CDR回路をカスタ

ム設計することが多い．

一般的な CDR 回路には，PLL（Phase Locked
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Loop）回路と同様，位相検出器（PD）に周波数検

出器（FD）を加えた回路構成 [2]が用いられる．しか

し，PD や FDは信号とクロックのエッジをもとに動

作するため，厳密に 1データ当りの長さを知ることが

できず，広帯域化を行った場合，擬似ロックが生じる．

また，マルチフェーズ出力の VCO [3] を用いた位相

補間方式 [4] の CDR 回路も報告されているが，外部

のリファレンスクロックで駆動するため，位相精度が

リファレンスクロックの周波数で決まる．この方式に

基づく広帯域の CDR回路では，想定される最大の入

力ビットレートのリファレンスクロック周波数を使用

するため，低いビットレートの信号を入力したときに

はリファレンスクロック発生回路部で無駄に電力が消

費される．

本研究の目的は，最大連続同符号長が既知の信号に

対して，リファレンス回路を用いず小規模の回路で広

帯域でロックできる手法を提案し，その動作をシミュ

レーションで確認することである．最大連続同符号長

が既知の信号を用いることで，1データ当りの長さが

厳密に求められ，擬似ロックを生じず CDRを動作さ

せることができる．
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2. 提 案 手 法

2. 1 回 路 構 成

提案するCDR回路のブロック図を図 1に示す．この

図において，PFD（Phase/Frequency Detector）は

VCO の出力クロックで動作するカウンタを含むディ

ジタル回路である．VCO は入力ビットレートよりも

速い周波数で動作し，ロック時には入力信号を一定の

倍率でオーバサンプリングする．なお，入力信号には

8b/10b符号 [5]のような最大連続同符号長が決められ

ている信号を用いる．

また，CP（Charge Pump）とLPF（Low-Pass Fil-

ter）はそれぞれチャージポンプと低域フィルタの略で，

通常の CDRや PLLと同様，PFDで出力された信号

を VCOの制御電圧に変換する．この回路の VCOが

所望の出力クロックの数倍 ∼ 数十倍の周波数で発振
するように，入力ビットレートと VCOの出力周波数

の比（OSR）を設定する．FDIV は分周器で，VCO

の出力信号を分周し，信号ビットレートに対応した周

波数にまでクロック周波数を落として出力する．また，

分周器は入力信号と位相を合わせるための非同期のリ

セット入力をもつ．フリップフロップD-FFは，FDIV

から出力されたクロックで入力信号をサンプリングし

て出力する．

このような回路構成をとることで，単一の回路で広

い帯域の信号に対応した CDR回路ができる．

2. 2 回 路 動 作

本構成は図 1 に示すように，通常の PLL型のCDR

回路と同様，入力信号と VCOの出力クロックを比較

し，その誤差を VCOの制御電圧にフィードバックす

る．このとき，VCOの出力クロック周波数が正確に入

力ビットレートの一定倍率（OSR倍）となるまでVCO

の制御電圧が調整される．そのため，図 2 (a)に示す

ように，ロックしたときには 1データ長につき VCO

の出力パルス数がOSR回になる．一方，図 2 (b)，(c)

のようにカウント数に過不足がある場合は，それを

誤差として検知し，設定値へとフィードバックして，

図 1 提案する CDR 回路のブロック図
Fig. 1 Block diagram of proposed CDR circuit.

図 2 (a)の状態に近づける．したがって，上記の動作

を実行する PFD では 1データ長当りの VCOの出力

パルス数を得る必要がある．

図 3 に示すように，エッジ検出器，カウンタ，連続

同符号長検出器，除算器，減算器，シリアライザから

構成されるPFDは，1データ長当りのVCOの出力パ

ルス数を検出し，OSRとの差を出力のパルス数の形で

出力する．また，差分器に入力される OSRはあらか

じめ設定しておく．カウンタとシリアライザは VCO

のクロックに同期して動作するが，それ以外はすべて

入力信号のエッジを検出したタイミングでのみ動作す

る．一例として，OSR=4のときの PFD の動作波形

を図 4 に示す．その動作について以下に述べる．

カウンタでは VCOの出力パルス数を計数し，エッ

ジ検出器で入力信号の論理が変化したタイミングでカ

ウンタのリセットを行う．こうして，入力信号の論理

が変化してから再び論理が変化するまでの VCOの出

力パルス数を得る．このときの 1データ長当りのVCO

の出力パルス数をNV CO とすると，実際に測定される

駆動回数Nmeasは入力信号の連続同符号長によって異

なり，CID ·NV CO (CID = 1 ∼ CIDmax(CIDmax

は入力信号列の最大連続同符号長))，若しくはクロッ

クのタイミングによっては，それに近い値となる．次

に，連続同符号長検出器において，後述するアルゴリ

図 2 入力信号と VCO 出力との関係 (OSR=4)

Fig. 2 Relations between input signals and VCO out-

puts. (OSR=4)

図 3 PFD の構成
Fig. 3 Block diagram of PFD.
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図 4 PFD の動作波形 (OSR=4)

Fig. 4 Waveform of PFD. (OSR=4)

ズムで Nmeas の値から連続同符号長 CIDを求め，こ

れらの値から除算器で NV CO を求める．

減算器ではNV CO とあらかじめ設定したOSRの値

を比較し，その差分値 cont を出力する．

シリアライザでは contの値をCPの入力に適した形

式に変換する．up，downとも 1 bit出力である．cont

の値の符号をもとに，up 若しくは down にパルスを

出力すると同時に，contをカウントアップ/ダウンし，

contの値が 0になるまでパルスを出力する．本 CDR

では，up，down を各 1 bit の出力にし，それを CP,

LPFで処理することで，VCOに入力される制御電圧

の変化を緩やかにすると同時に CP，LPF回路の単純

化を図っている．

PFDの出力をもとに，1データ長当りの VCOの出

力パルス数が正確に OSR倍となるよう VCOの出力

周波数が制御されるという点で PFD は周波数検出器

として動作している．また，ロックした時点で VCO

の出力周波数は入力ビットレートの OSR 倍となり，

PFD内のカウンタは nOSR(n = 1 ∼ CIDmax)のい

ずれかの値でリセットされる．したがって，FDIVの

分周比を OSRとすると，このカウンタのリセットに

同期して FDIVもリセットされることで，nOSR，及

び (n + 0.5)OSRのカウンタ値で出力のクロックの相

が変化する．クロックの相がデータの中心部で変化す

るため，PFD が位相検出器としても機能しているこ

とが分かる．

例として，OSR=10，CIDmax=5の PFDを Ver-

ilog で実装し，論理合成したところ，ゲート数は 708

図 5 連続同符号長の決定 (CIDmax = 5)

Fig. 5 Consecutive identical digits decision.

(CIDmax = 5)

図 6 NLast が本来の値と違うときの連続同符号長の決定
(CIDmax = 5)

Fig. 6 Consecutive identical digits decision when

NLast is different from the actual value.

(CIDmax = 5)

となり，図 3 に示す回路のディジタル部は比較的少な

いゲート数で実装が可能であることを確認した．

2. 3 連続同符号長検出器の動作

連続同符号長検出器（CID detector）では直前に連

続同符号長を求めたときの NV CO の値を NLast とす

ると，連続同符号長 CIDを次のようにして検出する．
• 0 < Nmeas < 1.5NLast のとき，

NV CO= Nmeas (1)

• (n − 0.5)NLast < Nmeas < (n + 0.5)NLast

(n = 2, ..., CIDmax − 1)のとき，

NV CO= Nmeas/n (2)

• (CIDmax − 0.5)NLast < Nmeas のとき，

NV CO= Nmeas/CIDmax (3)

例として CIDmax = 5のときの様子を図 5 に示す．

ただし，NLast の値が不定である電源投入時などの初

期状態における NLast の値は次のように決定される．

（ 1） NLast が本来の値より大きい場合

例として，NLast が本来の値の 2倍のときのNmeas

の連続同符号長の判別を図 6 (a)に示す．このとき，連

続同符号長が 2のデータは連続同符号長が 1と誤認識

されて，VCO は信号ビットレートの OSR/2 倍の周

波数で擬似ロックする．しかし，CID = 1 のデータ
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が入力されると，Nmeas < NLast となり，式 (1)より

NV CO の値は Nmeas に変更されて，NLast の値は正

常な値になる．

（ 2） NLast の値が本来の値より小さい場合

例として，NLast が本来の値の 1/2 倍のときの

Nmeas の連続同符号長の判別を図 6 (b)に示す．この

とき，連続同符号長が 1のデータは連続同符号長が 2と

誤認識されて，VCOは信号ビットレートの 2OSR倍

の周波数で擬似ロックする．しかし，CID = CIDmax

のデータが入力されると，Nmeas > NLast · CIDmax

となり，式 (3)よりNV CO の値はNmeas/CIDmaxと

変更されて，NLast の値は正常な値になる．

以上の考察から分かるように，NLast の初期値にか

かわらず，CID = 1と CID = CIDmax のデータが

入力されると，NLast には正確な 1 データ長当りの

VCOの出力パルス数が格納される．一般の CDRでは

NLast が本来の値の n倍，若しくは 1/n倍（nは 2以

上の整数）となると擬似ロックが生じるが，本構成で

は 1データ当りの VCOの出力パルス数を正確に得ら

れるため，擬似ロックは生じない．NLast の値を決定

した後，急激な VCOの出力周波数や入力ビットレー

トの変化がなければ，1データ長当りの VCOの出力

パルス数はNLast と比較して大幅には変化しない．し

たがって，図 5 のように，NLast を用いて Nmeas の

連続同符号長を得ることができる．

3. 特 性 検 討

本構成における非理想性の発生要因として，絶対位

相誤差とジッタが考えられる．

（ 1） 絶対位相誤差

CDR回路がロックすると，VCOの出力周波数は信

号ビットレートの正確に OSR倍となる．入力論理の

変化点でのサンプリング誤差は図 7 のように入力信

号周期に対して最大で 2π
OSR

(rad)であり，この位相の

ずれがそのまま絶対位相誤差となる．したがって，絶

対位相誤差の最大値は OSRを調節すれば制御可能で

あるが，その値は入力信号周期に対して一定の割合と

なる．

（ 2） ジッタ

最大連続同符号長が増加すると入力信号の変化の

頻度が少なくなるため，VCO の出力周波数はより正

確でなければならない．ここでは，信号を復元する際

にエラーフリーとなる VCOの動作周期範囲から許容

される位相差を算出し，それを PFD に起因する許容

図 7 サンプリング時に生じる位相誤差
Fig. 7 Phase error on sampling.

ジッタ生成とする．許容ジッタ生成が小さいと，許容

される VCOの出力周波数範囲は狭くなるため，収束

の過程で，正常なデータとクロックの復元ができるま

でに時間がかかる．

提案回路では入力信号のエッジを検出して FDIVの

カウンタがリセットされるため，下記の二つの条件を

満たせば受信時にエラーを生じない．

（ a） CID = CIDmax のデータを受信したとき，

CIDmax 番目のデータを正確に取得できること

（ b） CID = CIDmax のデータを受信したとき，

CIDmax + 1番目のデータの取得までに入力の信号論

理が変化すること

ここで，完全にロックしたときの VCO の動作周期

を Tideal，実回路の VCO の動作周期を Treal とする

と，条件（ a）は Treal > Tidealのとき，条件（ b）は

Treal < Tidealのときに適用される．また，信号論理は

PFDとFDIVのカウンタがTreal·OSR·(n−0.5)(n =

1 ∼ CIDmax)となるときに取得される．したがって，

条件（ a）から次式が得られる．

Treal(CIDmax − 0.5)OSR + Treal

<TidealCIDmaxOSR (4)

なお，式 (4)の左辺で Treal が加算されている理由

は入力信号論理が変化して PFDと FDIVのカウンタ

がリセットされてから VCOの出力パルスが入力され

るまでの時間差が最大で Treal であることによる．

また，条件（ b）から次式が得られる．

TidealCIDmaxOSR

<Treal(CIDmax + 0.5)OSR (5)

式 (4)，(5)より，

CIDmax

CIDmax + 0.5
Tideal < Treal
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図 8 CIDmax を変化させたときの許容ジッタ生成
Fig. 8 Allowable jitter generation characteristics as

a parameter of CIDmax.

<
CIDmaxOSR

(CIDmax − 0.5)OSR + 1
Tideal (6)

の関係が得られる．式 (6)より，正常に信号を復元す

るために許容されるジッタ生成を位相差で表すと，

2π

(
CIDmaxOSR

(CIDmax−0.5)OSR+1
− CIDmax

CIDmax+0.5

)

= 2π
CIDmax(OSR−1)

CID2
maxOSR+CIDmax−0.25OSR+0.5

(7)

となる．式 (7)において，CIDmax と許容ジッタ生成

との関係を図 8 に示す．この図より，最大連続同符号

長が増加すると，許容ジッタ生成は小さくなる．また，

OSR が極めて小さいときは OSR が増加すると許容

ジッタ生成は大きく改善されるが，OSR が増加する

につれて，許容ジッタ生成の改善幅は急激に減少する．

4. シミュレーション結果

提案回路の有効性を示すため，数値シミュレーショ

ンを行った．シミュレーションを簡略化するため，オ

シレータは NCO（numeric controlled oscillator）と

して実装した．また，PFD 出力の up，down のパル

ス数を累算する NCO は CP，LPF の機能も内包し

ている．NCOの精度は 1Hz，OSR設定値は 10とし

た．また，本シミュレーションでは入力信号として長

さ 28 − 1 の LFSR によるランダムデータを用いた．

このとき，CIDmax = 8である．

図 9 に入力ビットレートに対する VCO 出力周波

数の収束値を示す．高い周波数側からと低い周波数側

からの両方で正常にロックすることを確認するため，

100 k∼10Mbit/sの信号ビットレートに対して，VCO

図 9 入力ビットレートをパラメータとしたときの出力ク
ロック周波数

Fig. 9 Output clock frequency as a parameter of in-

put bitrate.

図 10 CDR 回路の入出力波形
Fig. 10 Input and output waves of CDR circuit.

の初期周波数 fV CO0 を 10 kHzと 200 MHzで行った．

この結果，入力ビットレートの全域において，VCO

の初期周波数が信号ビットレートの高低にかかわらず，

VCO が正常に信号ビットレートの 10 倍（OSR 倍）

の周波数でロックしていることが確認できる．

入力ビットレートが 100 kbit/sのとき，完全にロッ

クしたときの入力信号，出力クロック，出力信号のシ

ミュレーション結果を図 10 に示す．この図より，出

力クロックは入力信号に対して，一定の絶対位相誤差

を保ちつつ出力され，それに同期して出力信号が得ら

れていることが確認できる．

図 11 は，入力ビットレートを 100 kbit/s，VCOの

初期周波数 fV CO0 を 10 kHz，100 MHz としたとき

の VCO周波数の収束過程を示している．この図から

も提案回路が擬似ロックせず，所望の周波数にロック

していることが確認できる．周波数誤差が最終値の

1%になるまでの時間はそれぞれ，8.1 s，17.5 sである
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図 11 VCO の発振周波数の時間変化
Fig. 11 Time transition of VCO output frequency.

表 1 最大/最小エラー発生周波数を求めるためのシミュ
レーション条件

Table 1 Simulation condition of detecting maxi-

mum/minimum error occurrence frequency.

OSR 10

入力ビットレート 100 kbit/s

VCO 初期周波数（高域側） 1.2∼1.5MHz

VCO 初期周波数（低域側） 500∼800 kHz

試行回数 各 10000 回

が，以下の方法で収束時間の短縮を図ることは可能で

ある．例えば，

（ 1） NCOの精度を落とす，

（ 2） NV CO と OSRの差が大きいときには出力周

波数の変化幅を大きくとる，

（ 3） Dual-Loop 構成の CDR [6] を用い，本回路

で擬似ロックが生じない周波数にまで VCOの制御電

圧を制御し，その後の調整を収束時間の速い別のCDR

で行う

などの例が考えられる．

式 (6)の検証を目的として，収束時にエラーフリー

となる境界周波数について，ロック周波数に対して高

域側と低域側のそれぞれから表 1 に示す条件でシミュ

レーションを行った．VCOの初期周波数を表 1 に示し

た範囲内でランダムに設定したときの収束時にエラー

フリーとなる境界周波数について，高域側からロック

させたときの結果を図 12 に，低域側からロックさせ

たときの結果を図 13 に示す．また，図 12，図 13 の

それぞれに式 (6)から得られた理論境界周波数を点線

でプロットした．これらの図より，シミュレーション

で得られた境界周波数は初期周波数にかかわらず，式

(6)で得られる理論境界周波数よりもロック周波数に

近い側には存在しないことが確認でき，式 (6)の条件

を満たすことでエラーフリーとなることが確認できる．

図 12 高域側よりロックさせたときのエラー発生周波数
の最小値

Fig. 12 Minimum error occurrence frequency when

initial frequency is higher than lock fre-

quency.

図 13 低域側よりロックさせたときのエラー発生周波数
の最大値

Fig. 13 Maximum error occurrence frequency when

initial frequency is lower than lock frequency.

提案回路の過渡応答特性を確認するため，入力信号

のビットレートと位相をロック後に変化させた例をシ

ミュレーションした．計算例として入力ビットレート

は 100 kbit/s，OSR=10を用いた．まず，入力ビット

レートを瞬時に 110 kbit/sに変化させたときの VCO

の周波数の経時変化を図 14 に示す．図 11 と同様，入

力ビットレートを変化させても所望の周波数へ収束し

ている．図 15 は入力信号の位相を π 進めたときの入

力信号と出力クロックの位相差を示している．この結

果より，数データ長で出力の位相が追従していること

が確認できる．これは入力信号のエッジが検出される

と FDIVのカウンタがリセットされて位相が調節され

ることによる．また，入力信号の位相変化に起因する
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図 14 入力信号のビットレートを変化させたときの VCO

の周波数の変化
Fig. 14 Time transition of VCO output frequency

when input bitrate is changed.

図 15 入力信号の位相を変化させたときの位相差の変化
Fig. 15 Time transition of phase difference with in-

put signal and output clock when input

phase is changed.

出力周波数の変化は見られなかった．

5. む す び

最大連続同符号長が既知の入力信号に対して，擬

似ロックを生じない広帯域 CDR回路を提案した．本

回路では VCOの発振周波数を入力ビットレートより

高くし，入力信号をオーバサンプリングすることで，

VCO の発振周波数と入力ビットレートの比があらか

じめ指定した値と等しくなるよう，VCO の発振周波

数を制御する．本構成における非理想性については，

絶対位相誤差が OSRに依存する．また，正常通信の

ために許容されるジッタ生成は位相で表され，OSRと

最大連続同符号長に依存する．提案構成について，数

値シミュレーションを行ったところ，2けたにわたる

広い入力ビットレートの範囲で正常にロックすること

を確認した．
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