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An introduction for high power amplifier design is described. For microwave power amplifier design, 
linear circuit theory can be effectively used for estimating the power gain and the oscillation stability, 
however, large signal nonlinear circuit analysis related with microwave active devices are necessary for 
designing power level and power efficiency. This paper describes transistor modeling techniques and their 
circuit applications to amplifier designs.    

１．はじめに 

電力（高出力）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重要である。本稿では

先ずマイクロ波帯トランジスタ電力増幅器の

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）の視点で説明する。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
6)ことを述べる。 

 

2. トランジスタ線形モデルとその性質 

 

高出力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

作原理を理解するとともに、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、AlGaAs/InGaAs HEMT、InGaP/GaAs HBT

などで代表される化合物半導体基板上に構成

されたトランジスタ（化合物デバイス）や、マ

イクロ波 SiMOS トランジスタ、SiGeHBT などシ

リコン基板上に構成されたトランジスタ（シリ

コンデバイス）がある。ここではマイクロ波電

界効果トランジスタとして代表的である

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、ドレイン・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 位）、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 で n=2.3E17cm-3, ゲート幅

が 100μm の実験値である。相互コンダクタン

ス gm=16.3 mS, 飽和ドレイン電流 IDSS=24mA、

しきい値電圧 VT=-2V である。これらの値は 
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図‐4 GaAsFET の小信号等価回路 

例えば図-3 の場合、VDS=3V, VGS=-1.0V のよう

に直流バイアス設定をすると、９mA のドレイ

ン電流 IDSが流れる。このようなバイアス状態

で、ゲート端子に印加されている直流電圧・電

流より十分に微小な振幅を有するマイクロ波

信号を入力した場合の等価回路は、小信号等価

回路として図-4 に示すように表すことができ

る。小信号等価回路は線形回路で表現でき、ト

ランジスタ真性部とその他の寄生部分に分け

て現すことができる。トランジスタの真性部の

ｙパラメータは等価回路より（1）式のように

図‐1 GaAsFET の断面構造 

 

図

図‐2 GaAsFET の平面構造
 
和速度モデルによる近似解析からも見

ことができる１）。このような GaAsFET を

列させたときには(ゲート幅1000μmに

相互コンダクタンス gm=163 mS, 飽和ド

電流 IDSS=240mA、しきい値電圧 VT=-2V

ンジスタとなる。トランジスタを増幅素

て用いる場合には、チョークコイルなど

てマイクロ波帯での素子インピーダン

さないようにバイアス回路を構成し、ド

電極ならびにゲート電極に直流バイア

を印加する。 

VGS=-2V

30

20

10

0

VGS=0

VGS=-0.5V

VGS=-1V

VGS=-1.5V

ド
レ
イ
ン
電
流

mA)
IDS

0           2           4           6           8  

しきい電圧VT

mS
V
Ig

G

DS
m 3.16=

∆
∆

=mWG µ100=

ドレイン電圧 VDS　(V)

飽和ドレイン電流

 

求めることができる１）。ただし１>> (ωCgsRg)
2 

の近似を用いている。 
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ゲート幅 100μm、ゲート長 0.4μm の GaAsFET

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

Gd=0.5mS, Rg=16 Ω程度である。この場合(ω

CgsRg)
2 =0.1 となる周波数を求めると 73GHz と

なり（1）式の適用周波数範囲の目安とするこ

とができる。 

 

このようなトランジスタを用いて増幅器を

構成した場合に得られる小信号電力利得は

種々の回路応用に際して設計の目安となるが、

回路構成の前提条件により種々の電力利得が

定義できる。まず図-5 (a)に示すように信号源

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

(1) 
される‐3 GaAsFET の電流電圧特性 
S

電力を PAV2 とすると、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。

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。 
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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

源との間にも無損失回路素子からな

ンピーダンス整合回路を設け、さらに

スタの出力端子（ドレイン）と負荷抵

に無損失回路素子からなる出力イン

ス整合回路を設けて、共役インピーダ

した場合の電力利得、すなわち最大有

得(MAG: Maximum Available Power Ga

式の y パラメータを用いれば、 

 

と表される１）３）４）。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）３）４）。 
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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、後述するがその値が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場合がある。こ

のときトランジスタの入力端子（ゲート）から

出力端子（ドレイン）への順方向の信号伝達の

パラメータの一つである S21と逆方向の信号伝

達のパラメータの一つである S12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
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はSパラメータのS21の絶対値の自乗に等しい。 

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。 

(5)式において K＜１となり不安定に

はトランジスタ内部に帰還寄生回路

在するからである。その代表的例とし

ン・ゲート間容量 Cdgが挙げられるが

生容量に関しては外部に並列インダ

Lextを設けることにより並列共振させ

り除く（y12N + y12=0）ことができる。

を中和という。このような中和は寄生
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並列帰還回路でなく直列帰還回路であっても、

また帰還回路素子に抵抗分を含む場合でも行

うことが可能である。数学的に中和を実施した

後の電力利得をメイソンのユニラテラル電力

利得(U : Mason’s  Unilateral Power Gain)

と呼び、次式で表される。この U により K の値

に関係なく電力利得を表現できるが、必ずしも

U の値を物理的に実現できるわけではない。 

なおメイソンのユニラテラル電力利得

（0 dB）になる周波数と、最大有能電力

MAG が１（0 dB）となる周波数は一致す
５）。従ってトランジスタの電力利得の遮

数で表現される最大発振周波数(fmax :M

Oscilation Frequency)は U から定義し

MAG から定義しても同じ値になる。ただ

周波数での Uや MAGの測定値から外挿し

を求める場合には外挿の方法により異な

値となるので注意を要する。図-7 にお

K ファクタが１以下となる 4 GHz 以下で

の代わりに MSG を用いて、利用できるト

スタ電力利得の上限を表示している。K

タが１以上の領域で、トランジスタの入

子を無損失回路により完全に整合をとる

S21の絶対値の自乗すなわちトランスデ

電力利得 GT と MAG は一致する。入出力

路を備えたトランジスタ増幅器全体の

対値の自乗は増幅器の GT には一致する

出力端子の整合の達成度が不十分な場合

MAG には届かない。
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図‐7 各種電力利得と K ファクタの関係 

図‐6 トランジスタ内部帰還回路の中和 
3． 増幅器の安定性の判別 

前節で述べたトランジスタを用いて増幅器

を設計する場合には、マイクロ波帯の整合回路

の他に、直流バイアス電圧、電流を加えるバイ

アス回路が必要である。このバイアス回路には、

マイクロ波回路には影響を与えずに直流的に

は電源とトランジスタの各電極とを直結する

ことが要求される。したがってこの意味ではバ

イアス回路には DC では短絡、それ以外の周波

数では無限大のインピーダンスを保つ必要が

ある。そこで図-8 に示されたように複数の回

路素子を用いてバイアス回路を構成すること

になる。このようなバイアス回路はマイクロ波

動作周波数帯では主線路のインピーダンスに

[ ] [ ] [ ]

2

21
2 2

21 12 12

11 22 12 21 21 21

12 12

1

4 Re Re Re
2 2 Re

S
y y S

U
y y y y S SK

S S

−
−

= =
−  

−  
 

 
(9)

U が１

利得

る１）３）

断周波

aximum 

ても、

し低い

て fmax
った

いては、

は MAG

ランジ

ファク

出力端

と、

ューサ

整合回

S21の絶

が、入

は

比べて十分高いインピーダンスを保ち、直流で

は短絡となっているが、それ以外の帯域では複

雑な周波数特性を有する。このため増幅器の増

幅動作周波数帯だけでなく、直流からトランジ

スタが増幅能力を失う周波数帯までの全域の

利得特性を確認する必要がある。 
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図－８ マイクロ波増幅器の構成例 

図-9 は、図-7 の特性を有するトランジスタを

用いて図-8 の等価回路で示される増幅器を構

成する場合の増幅帯域内外でのトランスデュ
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(11) ーサ電力利得 GT を示すものである。設計帯域

である 4-10 GHz においては、MAG にほぼ近い

電力利得が得られておりマイクロ波帯での入

出力整合はほぼ良好であることがわかる。しか

しながら 0.2GHｚ付近では利得が急上昇して

おり最大安定利得（MSG）を僅かに上回ってい

る。したがってこの増幅器をこのまま試作する

と 0.2 GHz 付近で寄生発振を起こし、正常な増

幅動作を実現できない可能性がある。なお、図

-7 と図-9 を見比べても分かるように、帰還を

伴わない無損失回路を付加しても K ファクタ

ーは変化しない。図-9 に対しては 0.2 GHz 付

近で損失を有する回路を付加することにより

利得のピークを MSG 以下に抑えることができ

る。 
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同

インピーダンスを接続し、入力側から見た入力

反射係数の絶対値が１となる軌跡は、入力側に

負性抵抗が生ずるか否かの境界線となる。この

境界線の軌跡は中心がｒs2 で半径が Rs2 の円と

なる４）。 

このような境界円の内側、あるいは外側が負性

抵抗領域となるが、(12)式の場合を例にとると、

K ファクタと境界円の中心の位置により図-10

に示す６通りの場合がある４）。図においてスミ

ス図として表示されている円は負荷インピー

ダンスの反射係数の絶対値が１の軌跡を表し

ており、このスミス図の内側は可変負荷インピ

ーダンスが受動的（負性抵抗を有さない）であ

ることを意味している。また色が濃い部分は入

力側に負性抵抗を生じさせる負荷インピーダ

ンスの範囲を示している。図-10 において、一
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図－９ 図―８回路の帯域内外の利得

 

般にマイクロ波回路の安定性の判別は、図

中に示されているようにトランジスタの

端子に可変ソースインピーダンス回路を

する。このとき、出力側からトランジスタ

込んだ出力反射係数Γと出力インピーダ

Zoutとの間に（10）式で示す関係があるの

 

反射係数の絶対値が１より大

は、Zoutの実数部が負であるこ

力側に負性抵抗が出現したこ

逆に出力反射係数の絶対値が１

合には、負性抵抗が存在しない

いる。したがって出力反射係数

なる軌跡は、出力側に負性抵抗

の境界線となる。この境界線の

s1で半径が Rs1の円となる。 

様にトランジスタの出力端子

番上の２つのケースでは、負荷インピーダンス

が受動的である限りにおいては、入力側には負

性抵抗が生じないことを示している。トランジ

スタがこのような条件を満たすとき、トランジ

スタは絶対安定であるという。また図-10 の下

の４つのケースに関しては受動的な負荷イン

ピーダンスであっても、入力側に負性抵抗を生

じさせる場合があることを示している。このよ

うなトランジスタがこのような条件を満たし

ている場合、トランジスタは条件付安定である0

0
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1out
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(10)
きいという

と、すなわ

とを意味す

より小さい

ことを意味

の絶対値が

が生ずるか

軌跡は中心

に可変負荷

という。このような境界円は周波数毎に

れるため、一つのトランジスタでも、あ

数までは条件付安定で、それより高い周

囲では絶対安定であるというよう場合

トランジスタが絶対安定であるためには

の２つの条件を満たせばよい。通常のトラ

タでは２番目の条件は常に成立している

ファクタが１より大であるか小であるか

より安定性を判別することができる。図-

負性インピーダンス発生領域（色の濃

は必ずしも発振していることを意味し

えばトランジスタ不安定性により負性

して－3Ωが生じている場合、＋10Ωが

して直列に接続された場合には、 
定義さ

る周波

波数範

が多い。

(13)式

ンジス

ので、K

のみに

10 での

い部分）

ない。例

抵抗と

負荷と
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全体の抵抗は＋7Ωとなり発振条件は満たさな

いが、もし＋2Ωが負荷となった場合は発振を

開始する。 

4. 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。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、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

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

11y 12y

21y 22y1V 2V
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( )212111 ,,, IIVVy ( )212112 ,,, IIVVy
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（ａ）　小信号ｙパラメータ

(ｂ)　　大信号時の内部パラメータ

 
図－１1 ４端子定数の適用の限界 

図－１０ 負性インピーダンスが生ずる負荷の範囲 
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）

とならず、微係数が不連続となり、３次相互変

調歪みなど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 が知られており、(14)式によ

り図-3 の GaAsFET の静特性を表現することが

できる。 
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1
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− < (13) 
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0
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τ β
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 = − + − 
(14) 

 

(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

レイン電流の飽和特性が生ずるドレイン電圧）

のパラメータである。  

ゲート・ソース間容量 Cgs、ゲート・ドレイ

ン間容量 Cdgは、それぞれゲート・ソース間電

圧 Vgs、ゲート・ドレイン間電圧 Vdgの関数とな

るが、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のダ

イオード端子電圧依存性の解析式をべースと

してなどのキャパシタンスキャリア密度方程

適用し解析解を求めていく方法である。この方 
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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。 

CJ0は端子電圧 V が零ボルトのときの

ある。M は接合の形態による指数で

接合では 0.5 となる。以上例に挙げた

線形関数を電流源、容量素子に当ては

に示す真性部等価回路に当てはめる

り真性部大信号等価回路ができあが

の小信号等価回路の場合と同様に、真

号等価回路に加え、真性部ゲート電極

ディングパッドなど外部ゲート電極

インダクタンスおよび寄生抵抗、真性

電極 D とボンディングパッドなど外

ン電極との間のインダクタンスおよ

抗、さらにはソース電極 S と接地面と

地インダクタンスおよび抵抗などを

と、最終的な大信号等価回路モデルが

る。以上 GaAsFET を例にとって大信号

築方法を説明したが、HEMT など他の

の大信号等価回路モデルを構築する場

式の tanh 型の電流表現式にはもとも

意味がないため、電流・電圧特性が近

ばそのまま転用することができる。キ

ンスモデルに関しては、接合の構造が

め容量値の電圧による変化の様子が変

のため(15)式において M の値をパラ

して最適化したり、新しい関数系を用

して対応することになる。一方 HBT な

ーラトランジスタでは PN 接合の電流

など物理的意味を有する関数系を用

号モデル（ガンメルプーンモデル）を

ことができる１)。 

Cdg

Gd Cds

Rg

Cgs(V1,V2)

D
G

V1
V2

Idg(V1,V2)

Ids(V1,V2)

Igs(V1)

5. ロードプルによる最適負荷状態の実現 

 

図－１2 カーチスモデルによる GaAsFET 静特性の表現 
 

トランジスタのゲート電極と信号源インピ

ーダンスとの間に無損失入力回路を設け、さら

にドレイン電極と負荷抵抗との間に無損失出

力回路を設けた状態で入力信号レベルを増大
( ) 0 1

M

J
J

VC V C
V

−
 

= − 
 

 
(15)
 

容量値で

、階段 PN

ような非

め、図-13

ことによ

る。図-4

性部大信

G とボン

との間の

ドレイン

部ドレイ

び寄生抵

の間の接

付加する

出来上が

モデル構

デバイス

合、(14)

と物理的

似できれ

ャパシタ

変わるた

わる。こ

メータと

意したり

どバイポ

電圧特性

いて大信

構築する
図－１3 真性部 GaAsFET の大信号等価回路モデル
させることを考える。先ず、入力信号レバルが

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、図-5 と同様に入力回路

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させる。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。この増幅器では、
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図

ス

分

ー
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-14 に示すように非線形動作するトランジ

タ部分と、線形動作をする入出力受動回路部

との 2 領域に分けることができる。シミュレ

ションによる回路解析的においても、実験に

る回路解析においても類似の手法により非

形動作を伴う増幅器を取り扱える。このよう

系での解析に一般的に使用されるハーモニ

図－１4 非線形動作をともなう増幅器の解析 



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で瞬時

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

で表し、両者の接続部をフーリエ級数成分を用

いた調和解析を行う。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こと

になり、接続部での誤差関数を許容値以内に収

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

する方法としてはロードプル測定がある。ロー

ドプルとは、出力無損失回路（チューナ２）を

用いて負荷抵抗 RL で消費される電力が最大に

なるように試行錯誤により調整することを意

味する。その手順は先ず、信号源から一定の電

力をトランジスタに入力する一方で、最大出力

が得られるようにチューナ 2 を調整する。次に、

この状態でチューナ 2 をトランジスタから取

り外し 2－2‘端子から負荷側（右側）を見込

んだインピーダン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-15 は、ロードプル測定の一例で、最適負荷

インピーダンス（基本波）で 300 mW の出力が

得られている。Pout=100 mW より内側の領域の

負荷インピーダンスでは 100 mW 以上の出力電

力が得られることを意味している。 小信号動

作時の FET 出力インピーダンスの共役複素数

と大信号時の最適負荷インピーダンスは異な

っている。このことは次のようにして確認する

ことができる。図-16 に示すように、50Ωの入

出力インピーダンス系に対して最適に大信号

設計された高出力増幅器モジュールの出力側

に外部チューナを設け調整作業を行い、負荷抵

抗への電力供給を入力信号レベルごとに最大

化する。出力電力が最大化されたときの負荷イ

ンピーダンスをネットワークアナライザにて

各々測定する。この結果が図-17 に示されてい

る。先ず６GHz での測定結果を見ると、大信号

入力に相当する D で表された 27 dBm 入力時に

は、最適負荷インピーダンスはスミスチャート

のほぼ中心にあり、50Ωを表している。この 
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 図－１5 ロードプル測定 

ことは外部チューナが無くても最大出力が 50

Ω負荷に供給されていることを示している。す

なわちこの増幅器モジュールでは大信号最適

化が行われていることを意味している。一方図

中 A で示される入力電力が 15 dBm の場合には

最適負荷インピーダンスは 50Ωからかなりず

れている。このことは外部チューナを有効に作

用させると、増幅器モジュールの電力利得が上

昇することを示している。同図中では測定はさ

れていないが、さらに入力電力を絞った場合に

は図中 X で示される負荷インピーダンスに到

達する。この負荷インピーダンスは増幅器モジ

ュールの小信号出力インピーダンス（増幅器モ

ジュール出力端子より左側を見込む）の共役複

素数となっていることが分かる。以上ことから、

大信号最適負荷インピーダンスと小信号共役

インピーダンス整合とが異なる概念であるこ

とが実験的にも示されたといえる。 

入力回路 出力回路

増幅器モジュール

負荷インピーダンス

外部
チューナー

 図－１6 外部チューナによる再調整 
 

6. 増幅器の高効率化  

 

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
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図－１7 高出力増幅器モジュールの最適化具合検証
 

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-18 に示

すように、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。 

 

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 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、このときの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

より計算し、ある時刻 t0 におけるドレイン瞬

時電圧vd(t0)とドレイン瞬時電流id(t0)の１点

をトランジスタ静特性上にプロットする。さら

に時刻ｔをずらしマイクロ波信号一周期にわ

たってドレイン瞬時電圧とドレイン瞬時電流

とを表す点の集合をもとめると、図-19 に示さ

れたように閉曲線が示される。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 
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図－１8 増幅器の構成例
描かれていることが分かる。図-19 の

ック負荷線に対応する入出力電力特

電力効率特性、ドレイン端子電圧電流

-20 に示す。 付加電力効率ηadd は出

Pout 、入力電力を Pin 、直流投入電力

すると(16)式のように表される。 
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ドレイン効率をηD=Pout /PDC , 電

=Pout /Pin として定義すると 
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00

ともできる。したがって付加電力

せるにはドレイン効率と電力利

きくする工夫が必要である。ドレ

大とするには発熱量（PDC－Pout）

ばよいが、このためにはドレイン

瞬時電圧、瞬時電流の重なりを少

い。 

はトランジスタのドレイン電極

・電圧波形を、代表的なバイアス

A 級バイアスされた場合の動作（A

B 級バイアスの場合の動作（B 級動

模式的に示している。A 級バイア

スタの飽和ドレイン電流のほぼ

ン電流が流れるようにゲートバ

設定する方法で、図-19 の×印の

当する。瞬時電圧波形と瞬時電流

はトランジスタによる電力消費

B 級動作では電流が二分の一周期

いので、瞬時電圧波形と瞬時電流

部分は A 級動作に比べて少なく

高効率化されるが、まだ重なり部

。一方図-21 の理想動作の場合
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瞬時電流波形と瞬時電圧波形が完全に分離さ

れておりトランジスタにおける電力消費がな

い状態を示している。このような理想動作は以

下のように実現される。まず半波整流波形とな

る電流波形では、基本波以外には偶数次高調波

しか含まれないので、電圧を電流と完全逆相基

本波と奇数次高調波のみから構成させるるこ

とにより、トランジスタでの発熱（電力消費）

を零とし、効率 100％でトランジスタ外部にマ

イクロ波エネルギーを供給できる。このために

はトランジスタから負荷側を見込んだインピ

ーダンスを偶数次で短絡、奇数次で開放とすれ

ばよい。ただしこのとき基本波おいて、電流と

電圧の位相差が 180°となることを阻害する

負荷回路であってはならない。 

 

7．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。 
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図‐19  ダイナミック負荷線  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図‐20 動作信号レベルに応じた 
ドレイン端子電流電圧波形 
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図‐21 代表的動作級における電流電圧波形
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