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The basic principles for microwave amplifiers are described. For the microwave power amplifier design, 
the linear circuit theory can be used for estimating the power gain and the oscillation stability analysis. 
However, the nonlinear circuit analysis including the microwave active devices are necessary for designing 
the power level and the power efficiency. This paper describes transistor modeling techniques and their 
microwave amplifier applications.    

 

１．はじめに 

マイクロ波増幅器には、最小の直流入力電力

および最小のマイクロ波入力電力で、最大のマ

イクロ波信号出力が得られることが要求され

る。このためには大きな電力利得が得られるこ

と、直流エネルギーを効率良くマイクロ波に変

換できることなどが必要である。 

 

小信号（線形）パラメータは増幅器の安定性

を判別したり、電力利得を見積もったりする場

合に重要な役割を果たす。その一方で、高出

力・高効率を実現するためには共役インピーダ

ンス整合などの線形回路理論から得られる知

見だけでは不十分であり、大信号（非線形）設

計理論が必要である。そこで本稿では、マイク

ロ波帯トランジスタ増幅器の設計に当たり必

要となるトランジスタの回路モデル化を小信

号（線形）ならびに大信号（非線形）の視点で

説明し、回路応用手法について述べる。 

 

2. トランジスタ線形モデルとその性質 

 

マイクロ波増幅器の動作を理解し、回路を設

計するためには、使用するトランジスタの構造

と動作原理を理解して、トランジスタの等価回

路モデルを構築することが必要である。マイク

ロ波帯で使用できる能動素子には、GaAsFET、

AlGaN/GaN HEMT, InGaP/GaAs HBT などで代表 

 

 

される化合物デバイスや、マイクロ波 SiMOS

トランジスタ、SiGeHBT などのシリコンデバイ

スがある。本稿ではマイクロ波トランジスタと

して代表的な高出力 GaAsFET を例に取り、回路

モデル化の流れと、その応用について述べる。 

 

高出力 GaAsFET は、図.1 に示す断面構造と

図.2 に示す平面構造を有している。GaAsFET

はｎ型 GaAs 上に形成されたソース電極（S）と

ドレイン電極（D）との間にゲート電極（G）を

設けることにより構成されている。これらの電

極のうちソース電極とドレイン電極はｎ型

GaAs に対してオーム性接合を形成する金属か

ら構成され、ゲート電極はｎ型 GaAs とショッ

トキー接合を形成する金属から構成される。こ

の構造により、ドレーン・ソース間を流れる電

流をゲート電極直下に生ずる空乏層により電

流通路を狭窄し変調できる。空乏層の厚みはゲ

ート・ソース間電圧を逆バイアスすることで増

大できる。電極間隔が微細化されたマイクロ波

トランジスタでは一般に耐電圧は低く（GaAs

で 20 V 以内、GaN で 100 V 程度）、高出力を得

ようとする場合には電流を増大させる必要が

ある。このためには図.2 に示すように微小ト

ランジスタを並列させることが必要である。こ

の構造をマルチフィンガー構造という。このよ

うな GaAsFET の電流・電圧特性は図.3 に示す

ようになる。この特性はゲート長が 1.2 μm 
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図.1 GaAsFET の断面構造 
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図.2 GaAsFET の平面構造
 
3E17cm-3, ゲート幅が100μmの実験値で

相互コンダクタンスgm=16.3 mS, 飽和ド

電流IDSS=24mA、しきい値電圧VT=-2Vであ

れらの値は電子飽和速度モデルによる近

からも見積もることができる(１)。この

GaAsFETを 10 個並列させたときには(ゲ

1000μmに相当)、相互コンダクタンス

 mS, 飽和ドレイン電流IDSS=240mA、しき

圧VT=-2Vのトランジスタとなる。 

ンジスタを増幅素子として用いる場合

チョークコイルなどを用いてマイクロ波

素子インピーダンスを乱さないように

ス回路を構成し、ドレーン電極ならびに

電極に直流バイアス電圧を印加する。例

.3 の場合、VDS=3V, VGS=-1.0Vのように直

アス設定をすると、９mAのドレーン電流

れる。このようなバイアス状態で、ゲ

子に印加されている直流電圧・電流より

微小な振幅を有するマイクロ波信号を

た場合の等価回路は、小信号等価回路と

.4 に示すように表すことができる。小

価回路は線形回路として表現でき、

トラン

けて現

のｙパ

に求め

CgsRg)
2

ゲート

の場合

Gd=0.5

CgsRg)
2

なり（

とがで

 

この

構成し

種々の

回路構

定義で
図.3 GaAsFET の電流電圧特性
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図.4 GaAsFET の小信号等価回路
ジスタ真性部とその他の寄生部分に分

すことができる。トランジスタの真性部

ラメータは等価回路より（1）式のよう

ることができる(１)。ただし１>> (ω

の近似を用いている。 

( )

( )
( )

2 2
11

12

21

22

gs g gs dg

dg

m dg gs g

d dg ds

C R j C C

j C

g j C C R g

G j C C

ω ω

ω

ω

ω

= + +

= −

= − +

= + +

(1) 

m

幅 100μm、ゲート長 0.4μmのGaAsFET

、gm=15 mS, Cgs=0.043 pF, Cdg =0.005pF, 

S, Rg=16 Ω程度である。この場合(ω

=0.1 となる周波数を求めると 73GHzと

1）式の適用周波数範囲の目安とするこ

きる。 

ようなトランジスタを用いて増幅器を

た場合に得られる小信号電力利得は

回路応用に際して設計の目安となるが、

成の前提条件により種々の電力利得が

きる。まず図.5 (a)に示すように信号源
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アドミタンスYSを有する信号源電流iS から負

荷に供給できる最大の電力、すなわち有能電力

PAV１を入力電力とし、トランジスタの出力側に

のみ共役整合負荷YLを設け、このYLにて消費さ

れる電力をPAV2とし、PAV２／PAV1を有能電力利得

（Available Power Gain, GA）と定義する。こ

の場合PAV１はあくまでも信号源の有能電力で

あり、必ずしもトランジスタには全てが入力さ

れているわけではないことに注意する必要が

ある。PAV1およびPAV2はトランジスタのｙパラメ

ータを用いて以下のように表される。 
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ただしioutは図.5 の出力側（2-2´端子から

右側を見込んだ）の等価電流源である。以上よ

り有能電力利得GAは(3)式のように表される。 

次にトランジスタの入力端子（ゲート）と信

号源との間にも無損失回路素子からなる入力

インピーダンス整合回路を設け、さらにトラン

ジスタの出力端子（ドレイン）と負荷抵抗との

間に無損失回路素子からなる出力インピーダ

ンス整合回路を設けて、共役インピーダンス整

合した場合の電力利得、すなわち最大有能電力

利得(MAG: Maximum Available Power Gain) は

(1)式の yパラメータを用いれば、 

 

 

と表される。このMAGをSパラメータを用いて表

すと(5)式のようになる（１）。 
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最大有能電力利得（MAG）は、最大の電力利得

が得られるようにトランジスタの入出力端子

をチューニングした結果の電力利得であるの

で、トランジスタの増幅能力を表す指標として

適しているが、それぞれ(4),(5)式においてｘ

およびKの値が１より小さくなる場合には定義

できなくなるという欠点がある。このKはKファ

クタと呼ばれ、その値が１より大であるか小で

あるかにより回路の安定性を判別の指標とな

る。Kが１より小さい場合には増幅器利得が無

限に大きくなる可能性がある。このときトラン

ジスタの入力端子（ゲート）から出力端子（ド

レーン）への順方向信号伝達のパラメータの一

つであるS21と逆方向信号伝達のパラメータの

一つであるS12との比は、発振を防止するため

のマージンと考えることができる。このマージ

ンを最大安定利得（MSG：Maximum Stable Gain）

と呼び次式で表される。 

実際に負荷に供給されている電力と信号源の

有能電力との比をトランスデューサ電力利得

（GT：Transducer Power Gain）と呼び、これ

はSパラメータS21の絶対値の自乗に等しい。 

なお上記(6)式に示す MSG をデシベルで表示す

ると次式のようになる。 
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図.5 有能電力利得（上）と最大有能電力利得（下）
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ところで(5)式においてK＜１となり不安定

になる原因はトランジスタ内部に帰還寄生回

路素子が存在するからである。その代表的例と

してドレイン・ゲート間容量Cdgが挙げられる

が、この寄生容量に関しては外部に並列インダ

クタンスLextを設けることにより並列共振させ

影響を取り除く（図.6）ことができる。 
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ンジスタ電力利得の上限を表示している。Kフ

ァクタが１以上の領域で、トランジスタの入出

力端子を無損失回路により完全に整合をとる

と、S21の絶対値の自乗すなわちトランスデュ

ーサ電力利得GTとMAGは一致する。入出力整合

回路を備えたトランジスタ増幅器全体のS21の

絶対値の自乗は、増幅器のGTには一致するが、

入出力端子の整合の達成度が不十分な場合は

MAGには届かない。 
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図.6 トランジスタ内部帰還回路の中和
のことを中和という。このような中和は寄生

子が並列帰還素子のみならず、直列帰還素子

あっても行え、さらに帰還回路素子に抵抗分

含む場合でも中和できる。数学的に中和を実

した後の電力利得をメイソンのユニラテラ

電力利得(U: Mason’s Unilateral Power 

ain)と呼び、次式で表される。 

のUにより、Kの値に関係なく電力利得を表現

きるが、Uの値を物理的に容易に実現できる

けではない。なおメイソンのユニラテラル電

利得Uが１（0 dB）になる周波数と、最大有

電力利得MAGが１（0 dB）となる周波数は一

する。従ってトランジスタの電力利得の遮断

波数で表現される最大発振周波数(fmax : 

aximum Oscilation Frequency)はUから定義し

も、MAGから定義しても同じ値になる。ただ

低い周波数でのUやMAGの測定値から外挿し

fmaxを求める場合には外挿の方法により異な

た値となるので注意を要する。図.7 におい

は、Kファクタが１以下となる 4 GHz以下で

MAGの代わりにMSGを用いて、利用できるトラ

 

 

 

3. トランジスタの大信号モデル化 

 

トランジスタが小信号動作をしている場合、

前節で述べたように、線形回路理論が適用でき

ｙパラメータ、ｚパラメータ、F パラメータ、

S パラメータのような四端子定数を用いてト

ランジスタの特性付けや、回路設計、安定性の

判別などが行える(図.8(a))。しかしながらト

ランジスタの入出力端子に加わる電圧、電流が

大振幅になり、いわゆる大信号動作となった場

合には、図.8(b)に示すように、全ての内部の

パラメータは入力電圧、入力電流、出力電圧、

出力電流の４つのベクトルの振幅と位相の関

数となる。したがって特定のバイアス条件で測

定したパラメータは他のバイアス条件では適

用できなくなり、一つのトランジスタに対して

極めて多量のデータを周波数毎に用意しない

と回路を表現できない。また DC バイアス設定

によるトランジスタの電圧・電流に関しても正

確に再現する必要がある。多量のデータから構

成されるパラメータは実用性が乏しい。 

このようなトランジスタの大信号動作状態

を回路的に表すためには２つのアプローチが

ある。一つは図.1 に示すようなトランジスタ

構造に対してキャリア輸送方程式、電流連続の

式、ポアソンの式、キャリア密度方程式を適用

し解析解を求めていく方法である。この方法で
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 図.7 各種電力利得と K ファクタの関係 



は、電界に対する電子ドリフト速度が線形な関

係に無いなどの理由で全バイアス領域に対し

て一つの方程式で電圧・電流を表しきることが

できない。このためいくつかの解析領域を定め、

それぞれに対して解析解を求め、これらの接続

するという方法がとられる。しかしながら一般

にこのような接続は関数的には滑らか（正則）
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図.9 カーチスモデルによる GaAsFET 静特性の表現 

の解析式をべースとしてこれらのパラメータ

を求めていくことができる。この方法で求めた

キャパシタンスの端子電圧依存性 C（V）は一

般には次式のように表現することができる。 

( ) 0 1
M

J
VC V C

−
⎛ ⎞

= −⎜ ⎟
 
とならず、導関数は不連続となり、３次相互変

調ひずみなどの基本波に比べて微細な信号も

同時に扱わなければならないマイクロ波回路

のシミュレーションには不向きである。他のア

プローチは、図.3 に示すトランジスタ特性を

表現できる経験式を見つける方法である。この

場合この経験式には物理的意味はない。電界効

果トランジスタの静特性を経験的に表現でき

る関数形として tanh が適しており、(10)式に

より、図.3 の GaAsFET の静特性を図.9 のよう

に表現することができる。 

 

(14)式においてV2=Vds, βはしきい値電圧VT
が変化する割合でゲート耐圧が低いトランジ

スタの特性を表現できる。V2
0 はフィティング

ファクタA0,A1,A2,A3を評価したときのV2の値を

表している。τは入力信号が出力信号として現

れるまでの時間である。γはKnee電圧（ドレー

ン電流の飽和特性が生ずるドレーン電圧）のパ

ラメータである。 

 

ゲート・ソース間容量Cgs、およびゲート・

ドレーン間容量Cdgは、それぞれゲート・ソー

ス間電圧Vgs、ゲート・ドレーン間電圧Vdgの関

数となる。PN接合ダイオードの接合容量あるい

はショットキー接合ダイオードの接合容量 

JV⎝ ⎠
 図.8 4 端子定数の適用の限界 

CJ0は端子電圧Vが零ボルトのときの容

ある。Mは接合の形態による指数で、階

合では 0.5 となる。以上例に挙げたよう

形関数を電流源、容量素子に当てはめ、

等価回路に当てはめることにより図.

す真性部大信号等価回路が完成する。

小信号等価回路の場合と同様に、真性部

等価回路に加え、真性部ゲート電極Gと

ィングパッドなど外部ゲート電極との

ンダクタンスおよび寄生抵抗、真性ドレ

Dとボンディングパッドなど外部ドレ

との間のインダクタンスおよび寄生

らにはソース電極Sと接地面との間の接

ダクタンスおよび抵抗などを付加する

的な大信号等価回路モデルが出来上が

極

極( ) ( )( )
( ) ( )

2 3
0 1 0 2 0 3 0 2

0
0 1 2 2

tanh

1

dsI A AV AV AV V t

V V t V V

γ

τ β

= + + +

⎡ ⎤= − + −⎣ ⎦ (10) 

 

以上 GaAsFET を例にとって大信号モ

築方法を説明したが、HEMT など他のデ

の大信号等価回路モデルを構築する場

(10)式の tanh 型の電流表現式にはもと

理的意味がないため、電流・電圧特性が

きればそのまま転用することができる

シタンスモデルに関しては、接合の構造

るため容量値の電圧による変化の様子

る。このため(11)式において Mの値をパ

タとして最適化したり、新しい関数系を

たりして対応することになる。一方 HBT

イポーラトランジスタでは PN 接合の電

特性など物理的意味を有する関数系を
(11)
量値で

段PN接

な非線

真性部

10 に示

図.4 の
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大信号モデル（ガンメルプーンモデル）を構築

することができる。 

Cdg

Gd Cds

Rg

Cgs(V1,V2)

D
G

V1
V2

Idg(V1,V2)

Ids(V1,V2)

Igs(V1)

  

4. ハーモニックバランスシミュレーション

とロードプル測定 

 

図.11 の回路において、入力信号レべルが十

分に小さくトランジスタが線形回路として取

り扱える場合には、入力回路および出力回路を

共役インピーダンス整合回路としたときに最

も大きな電力利得が得られる。しかしながら入

力信号レベルを上昇させてゆくと、トランジス

タは大信号動作状態に入り基本波成分以外に

高調波成分も発生する。このため回路の状態は

基本波成分だけでなく高調波成分も含めた形

で考えなくてはならず、もはや単一周波数のみ

での共役インピーダンス整合の概念は適用で

きない。この増幅器は、図.11 に示すように非

線形動作するトランジスタ部分と、線形動作を

する入出力受動回路部分との 2 領域に分ける

ことができる。シミュレーションによる回路解

析においても、実験による回路解析においても、

類似の手法により非線形動作を伴う増幅器を

取り扱える。 

 

このような系での解析に一般的に使用され

るハーモニックバランスシミュレーションで

は、非線形回路であるトランジスタ部分を時間

領域周期関数として表し、さらに線形回路部分

を周波数領域の定常解であるインピーダンス

関数として表し、両者の接続部に対してフーリ

エ級数成分を用いた調和解析を行う。このため、

接続部において自己矛盾しない電流、電圧の各

周波数成分を求める必要があり、接続部での誤

差を許容値以内に収めるまで計算を繰り返す。 

 

一方実験によりこのような動作状態を記述 
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図.10 真性部 GaAsFET の大信号等価回路モデル 図.11  非線形動作をともなう増幅器の解析 
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 図.13 GaN HEMT の PAE ロードプル測定例
る

プ

ー

が

こ

一

、

す

ン

図.12 自動ロードプル測定系（電気通信大学）
最

2

方法としてロードプル測定がある。ロー 

ル(load pull)とは、出力無損失回路（チ

ナ２）を用いて負荷抵抗RLで消費される電

最大になるように試行錯誤により調整す

とを意味する。その手順は先ず、信号源か

定の電力をトランジスタに入力する一方

大出力が得られるようにチューナ 2を調

る。次に、この状態でチューナ 2を取り外

－2‘端子から負荷側を見込んだインピー

スをネットワークアナライザなどで測定



する。このときのインピーダンスは、基本波だ

けでなく各高調波成分に対しても測定する必

要があるが、基本波インピーダンスだけの測定

で簡易的に済ます場合もある。再びチューナ 2

を取り付け、入力信号レベルを変えない状態で

チューナ 2 により負荷インピーダンスを変化

させ、最大出力より少し低い出力が得られる負

荷インピーダンスの軌跡を求める。図.12 は自

動ロードプル測定装置、図.13 は、自動ロード

プル測定により、GaNHEMT素子の付加電力効率

一定の負荷インピーダンス軌跡を求めたもの

である。このような測定は、付加電力効率だけ

でなく、出力電力やひずみ特性などを測定尺度

とした等レベル線作成に応用できる。 

 

5. 増幅器の大信号動作  

 

マイクロ波トランジスタに増幅動作をさせ

る場合、トランジスタには直流バイアス電圧を

加えなければならない。GaAsFET の場合は、ゲ

ート側には負の電圧、ドレイン側には正の直流 

電圧を加える（ディプリション型 FET の場合）。

直流バイアスを印加する回路は、直流では可能

な限り抵抗が小さく、マイクロ波帯では可能な

限り高いインピーダンスとなることが必要で

ある。このような目的でチョークコイルがバイ

アス給電回路に用いられる。そこで図.14 に示

す分布定数回路を整合素子として用いた

1.5GHz 帯増幅器を考えてみる。 
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先ずソース電極が接地された GaAsFET のゲー

ト電極およびドレイン電極にそれぞれ－0.7V

と＋3V の直流電圧を加える。このときの動作

点は点は図中の動作点１となる。この点におけ

るマイクロ波帯での負荷線は、分布定数線路
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 図.15 増幅器の各動作レベルにおける電圧・電流波形 
 

T3, T4,および負荷抵抗R Lによって決まり、バ

イアス回路とは独立である。このようなバイア

ス印加状態にある増幅器に正弦波信号を入力 

し、トランジスタのドレイン端子における電圧

と電流の瞬時波形vd(t), id(t)をハーモニック

バランスシミュレーションにより計算すると

図.15 のようになる。 

 

図.15 において、時刻tにおける瞬時電圧

vd(t)と瞬時電流id(t)を一対の座標と考え、ト

ランジスタI-V静特性上にマイクロ波信号一周

期にわたってプロットすると図.16 に示され

る閉曲線が得られる。この曲線はダイナミック

負荷線と呼ばれる。負荷線が直線から閉曲線に

ずれる理由は、トランジスタの出力側に存在す

るCdsなど寄生容量素子の充放電により電圧一

周期当たりの電流の変化に位相のずれが生ず

るためである。高周波特性に優れているトラン

ジスタでは一般に寄生容量が少なく負荷線の

ずれは小さい。バイアスポイントおよび小信号

動作点を示す×印の周りにダイナミック負荷

線が描け、入力電力レベルを-6dBmから＋10dBm

へ上昇させると小信号動作点を外れて曲線が

描かれていることが分る。 

 

付加電力効率ηaddは出力電力をPout 、入力電

力をPin 、直流投入電力をPDCとすると(12)式の

ように表される。 

 

図.14 増幅器の構成例 
100 1 100out in out in
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このときドレーン効率をηD=Pout /PDC ,

得をGP =Pout /Pin として定義すると（1

ように表すこともできる。 

11 100add D
pG

η η
⎛ ⎞

= − ×⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠
(12)
 電力利

3）式の

(13) 



したがって付加電力効率を上昇させるにはド

レーン効率と電力利得の両方を大きくする工

夫が必要である。ドレーン効率を最大とするに

は発熱量（PDC－Pout）を最小とすればよいが、

このためにはドレーン端子における瞬時電圧、

瞬時電流の重なりを少なくすれば良い。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

5. 増幅器の高効率化 

 
図.17 には、増幅器の高効率化動作を説明す

るために, トランジスタのドレーン端子にお

ける電流と電圧の関係が示されている。一般に

線形増幅器として用いられるA級動作の場合、

I dとV dは互いに逆相の正弦波である。このと

き、トランジスタの瞬時消費電力は瞬時電流と

瞬時電圧の積で表される。この瞬時消費電力の

RF一周期積分値を時間平均したものがトラン

ジスタの（時間平均）消費電力であり、無駄な

発熱となる。図から分るように、A級動作では

かなりの電流・電圧波形の重なり部分がある。

高調波を発生させない無歪み状態でのＡ級増

幅器の最大ドレーン効率は高々50％と見積も

れる。 
これに対して、ドレーン電流I dをB級バイア

スして半波整流波形とし、ドレーン電圧を正弦

波電圧としたB級動作では波形の重なりの部

分が幾分小さくなるが、完全には、重なりは無

くならない。この場合の数学的に得られる最大

ドレイン効率はフーリエ級数より 78.5％と見

積もれる。一方、高効率化のための理想的なI d
とV dの関係とは、瞬時電流が存在していると

きには瞬時電圧は存在せず、瞬時電圧が存在し

ているときには瞬時電流が存在しないという

状態である。このような理想動作の場合、トラ

ンジスタでは電力消費（発熱）が起きない。す

なわち 100％のドレーン効率となる。このよう

な理想動作を追究するためには、時間領域設計

からのとアプローチと、周波数領域設計からの

アプローチとの二種類がある(８)。 
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図.17 高効率化を達成するための 
トランジスタ出力端子波形  

 
図.16 マイクロ波トランジスタのダイナミック負荷線 

時間領域からのアプローチを概念的に示す

と、図.18 のようになる。まず入力されたアナ

ログ信号電圧をパルス幅変調（PWM）などを用

いてデジタル信号電圧に変換する。デジタル信

号電圧は電圧が存在する時間領域と電圧が存

在しない時間領域の両方の組み合わせから構

成される。スイッチングモード電力増幅器は電

圧が加わっているときには電流を遮断し、電流

が流れているときには電圧を遮断した状態で、

電流、電圧を増幅する機能を有する。このため

スイッチに損失が無く、かつスイッチング時間

が無視できる程短い場合には、電力消費は起こ

らない。出力パルス列からは帯域通過フィルタ

で基本周波数成分のみを取り出す。このような

増幅器動作は総称して D級と呼ばれるが、マイ

クロ波帯で実現のためには、超高周波帯での精

密な低消費電力 AD 変換器や、立ち上がり立ち

下り時間が十分に小さく、電流と電圧のオーバ

ーラップがないスイッチングモード増幅器の

実現が必要である。図.19 はスイッチングモー

ド回路を用いた D級増幅器の一例である。図に

おいて出力波形がクリップされる程十分に大

きな信号が入力端子に加えられた場合を考え

る。 
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Q1がONの場合には

かつQ2はOFFとなる

されエネルギーが

ジスタでの電力損

OFF となり、Q2が

振回路を通じてエ

のときもQ2のON抵

ジスタでの電力損

作をするトランジ

クコイルに置き換

れはE級増幅器と呼

 

これに対して周

関係を実現しよう

理である。トラン

をフーリエ級数に

は(3)式で示される

偶数次の高調波し

三角関数列は直交

に異なる電流と電

電力の周期積分値

らない。このため

にかかる電圧を、

の高調波のみから

は力率 100％で電

電力消費が零の状

形で見ると図.17
を実現するために

路において、トラ

側を見込んだイン

で短絡（電流のみ

（電圧のみ存在）

の電流・電圧は互いに完全逆相で力率が－１と

なっていればよい。このような回路をF級増幅

回路という。基本波と無限次に亘るF級高調波

インピーダンス条件の実現は、回路理論的には

集中定数回路においても、分布定数回路におい

ても可能である(４)（６）（７）。負荷インピーダン

スZ(n f 0)をF級負荷回路とは逆に、偶数次高調

波で開放とし、奇数次高調波で短絡とすること

により、電圧高調波は偶数次のみ存在させ、電

流高調波は奇数次のみ存在させることもでき

る。このような増幅器を逆F級増幅器という。 
図.19
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Q1は定電流源として動作し、

ので、キャパシタC1は充電

蓄えられる。このときトラン

失は起こらない。次にQ1が

ONとなった場合には、直列共

ネルギーを取り出される。こ

抗が十分小さければ、トラン

失は起こらない。定電流源動

スタQ1を無損失のRFチョー

えても同様な動作ができ、こ

ばれる。 

波数領域で同様な電圧・電流

とするのが F 級増幅器の原

ジスタに流れる半波整流電流

展開すると、その周波数成分

ように、基本波分の他には

か存在しない。 

関数列であり、周波数

圧が同時に存在して

は零となり、電力消費

トランジスタのドレー

電流と逆相の基本波と

構成すると、基本波に

力を発生し、全ての高

態となる。この状態を

の理想動作になる。こ

は、図.11 に示した増

ンジスタの出力端子か

ピーダンスが、偶数時

存在）、奇数時高調波

となっていることと、

  D 級増幅回路例 
図.20 にtanδ=0.0023 の低損失樹脂基板を

用いて 5 次高調波までを処理した 1.9GHz帯
AlGaN/GaN HEMT F級増幅器（飽和出力

28dBm）の写真を示す（４）。ドレーン効率 80.1%
（84.8%）で付加電力効率 75.2%(79.6%)が得

られている。ただし括弧内はGaNチップドレ

ーン端子換算値である。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 図.20   1.9GHz 帯 GaN HEMT F 級増幅器 
 
トランジスタ素子内部に寄生容量や寄生イ

ンダクタンスを含むと、負荷回路で生成された

短絡、開放のインピーダンス条件が、トランジ

スタ出力等価電流源の両端に正しく伝わらな

い。このため、トランジスタ自体を低寄生素子

化することも大変重要である。回路的にこのよ
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に対処するために、各高調波に対して

最適負荷インピーダンスを与えるハ

ク制御する方法があるが、高次高調波

一的な設計法構築は複雑な問題とな

年多用されるデジタル無線方式では、

号の飽絡線は時間とともに大きく変

電力と瞬時最大電力の乖離が非常に

が特徴である。いずれの状態であって

には線形動作が必要である。このため

は瞬時最大電力を線形に増幅できる

する一方で、この出力レベルより低い

において電力効率を最大化すること 



 
 
 
 
 
 
 
 
 

が要求される。この要求を達成するため、小・

中出力時には主増幅器をのみを用いて比較的

大きな電力効率を保ち、大出力時にのみ補助増

幅器を作動させて線形性を保つ原理（図.21）
のドハーティ増幅器が携帯電話基地局用増幅

器として注目されている。ドハーティ増幅器で

は出力側の共通端子（同電圧）で２系統の異な

った電力レベル（PCAとPPA）を合成するため、

各々の増幅器の系統から共通端子を見込んだ

コンダクタンスは異なって見える。すなわち

PCAがPPAのn倍なら、キャリア増幅器から共通

点を見たコンダクタンスは、ピーク増幅器から

共通点を見込んだコンダクタンスのｎ倍とな

らなければならない（５）。 
 
一方、非線形増幅器を用いて、線形増幅を行

う方法として図 .22 に示す LINC ( Linear 
Amplification using Nonlinear Components)
方式がある。この方式の原理は、デジタル無線

変調波を、振幅はともに同値でかつ一定であり、

位相差のみが変調信号に応じて変化する二系

統の信号の並列合成により表現するものであ

る。 このため増幅器としては飽和動作してい

る２個のＦ級増幅器などを用いることができ

高効率化が計れる一方で、無線変調波から 2
系統の位相信号を生成するデジタル信号処理   
回路が新たに必要となるため、この回路の消費

電力の割合を低減させることが課題である。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

6. あとがき 
 
電力増幅器の設計の基礎に関して、トランジ

スタのモデル化、小信号設計、大信号設計の概

略を述べた。増幅器設計理論習得の一助になれ

ば幸いである。なお本稿ではひずみ特性に関す

る説明は省略しているが、その概要については

参考文献(2)(3)を参照されたい。 
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図.21   ドハーティ増幅器の原理
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図.22  LINC 方式増幅器 
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