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Abstract - In advanced wireless communication systems, power amplifiers are key components affecting the efficient use 

of the available spectrum, low power consumption, and realization of compact size. This lecture introduces high-power 

amplifier efficiency technologies in two categories. The one relates to amplifier modes of operation such as Classes A, B, C, 

F, inversed F with respect to bias conditions, and the other combining modes of operation such as push-pull and Doherty 

configurations with specific power efficiency characteristics. Intermodulation distortion behavior is also explained briefly, 

which often strongly relates to power efficiency.    

  

１．はじめに                        

なお，通信用送信増幅器では，効率とともにひず

み特性についても所要の特性を満たすことが求めら

れるため，増幅器の開発設計においては常にひずみ

特性への影響も考慮することが必要である． 

情報通信ネットワークの高度化，多様化とともに

そのキーテクノロジであるワイヤレスシステム・機

器の高性能化，多機能化，小型化，低コスト化など

への要求は留まるところを知らない．こうしたワイ

ヤレス機器において，送信部の超高周波電力増幅器

は通信品質，電力消費，小型化などに重要な影響を

及ぼすキーデバイスである．  

こうした中，移動体通信に導入されているCDMA
では送信電力制御が行われ，  

①電力増幅器の飽和RF出力よりかなり低いRF出

力状態で使用される確率が高い． 

また，周波数利用効率を上げるために採用されてい

る変調方式の多値化，複数チャネルの共通増幅など

の通信方式では 

②信号の振幅変動増大による電力増幅器のひずみ

特性劣化を抑えるため RF 出力電力バックオフを大

きく取る， 

などの状況にあり，これらに対応するためには，電

力増幅器のRF中出力，低出力での効率向上が大きな

課題となっている． 

電力増幅器は， 

①  ①トランジスタのバイアス条件及び回路条件によ

り り区別される動作モードの増幅回路：A級，B級，F  
級 級など 

②増幅回路の組み合わせ構成によって特有の特性

を得る増幅器：プッシュプル増幅器，ドハティ増幅

器など 

に分けることができる． 

本稿では，電力効率に注目しながら，両者の基本

である A，B，C 級増幅器，①の代表的な増幅器と
してF級及び逆F級増幅器，②として代表的なプッ
シュプル増幅器及びドハティ増幅器について解説す

る．一般に，効率改善はひずみ低減とトレードオフ

の関係にある．効率との観点から相互変調ひずみの

低減についても触れる． 

 

２．超高周波電力増幅器の電力効率 

2.1 増幅器電力効率の定義 

 増幅器の特性として重要な電力効率は電源から供



給される電力がRF電力に変換利用される割合を表す．

バイアス電源から供給される直流電力PDC，RF入力

電力Pi，RF出力電力PO，電力利得G (=Po/Pi)とする
と，次式で定義されるFETのドレーン（あるいはバイ

ポーラトランジスタのコレクタ）効率ηD（あるい

はηC）あるいは付加電力効率（PAE:Power Added 
Efficiency）ηaddが用いられる（％で表示）． 
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2.2 トランジスタの消費電力と増幅器の電力効率 

 トランジスタの消費電力PTは加わる電圧Vd(t)と
流れる電流Id(t)の積で与えられる．周期Tの動作を想
定すると 

∫ •= dtVI
T

P ddT
1

            (2) 

となる．PTはトランジスタへバイアス直流電源から

供給される電力PDCからトランジスタ外部へ取り出

されるRF電力PRFを引いた値 

RFDCT PPP −=                         (3) 

であり，熱となる．式(2)から時間軸上で見て電流Id

と電圧Vdの積が常に零，すなわち波形が重ならない

状態に近いほどPRFはPDCに近づき，電力効率

PRF/PDCは1すなわち100％に近づく．従って，高効

率動作を実現するには電圧及び電流波形ができるだ

け重ならない動作を実現すればよいことになる．後

述の理想的なF級動作はこの状態の効率 100％の例
である．なお，PT≅ 0であっても基本波以外の高調
波やひずみ成分，放射などを多く発生する場合は信

号電力の効率が低下する．このため同じ次数の高調

波電流及び電圧が同時に存在しない波形駆動でなけ

ればならない．例えば ，電流と電圧が位相が180°

ずれた正弦波半波波形ではPT=0 にできても高調波
が発生する． 

 

３．トランジスタ電力増幅器の A 級，B 級， 
C級動作[1] 
トランジスタの基礎とる増幅動作は A～C級動作
である．これらの動作はドレーン電圧（あるいはコ

レクタ電圧）が正弦波駆動であり，ドレーン電流（コ

レクタ電流）が正弦波の一部からなるため，流通角

をパラメータとして統一的な記述が可能である．  

単純化した理想特性のFETによる図3の増幅回路

を考える．高調波周波数でインピーダンスは十分低

く短絡されるとするとドレーン電圧は正弦波となる． 

3.1 電流電圧波形の解析 

RF出力端子間電圧が飽和点に達する状態でのRF瞬時

最小および最大ドレーン電圧をVminおよびVmax
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図 1 FET電力増幅器回路 
 

max+Vmin                      (4) 

Vminの最小最適値はトランジスタの飽和電

る．Vmaxは最大ドレーン耐圧で決まるが，

ゲートバイアス電圧により変わる．RF出力

点でのRF出力電力および効率を求める． 

のRFゲート及びドレーン電圧Vg，Vdを 

cosωt                             (5) 

DS-Vmin)cosωt                     (6) 

図 2 において，ドレーン電流Idが 0 となる

おくと 2φを流通角と呼び，このときのド
流は次式で与えられる． 
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大ドレーン電流値，I0は余弦関数の振幅であ

のずれ  

cosφ,   I0=Imax+ΔI         (9) 
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を得る．第１項は直流成分IDC、第２項は信号周波数

成分である．正弦波成分は0で，余弦波奇数次高調

波成分も含まない． 

B 級動作すなわちφ=π/2(2φ=180°)の場合の最

適電圧電流波形を模式的に図3に示す．ドレーン電

流は半周期流れている． 
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A級動作はφ=π（2φ=360°），すなわちドレー
ン電流が遮断される期間はない． 
  ηD=0.5=50% 

である．B級動作φ=π/2(2φ=180°)では 
    ηD=π/4=78.5% 
となる．C級動作はφ＜π/2の場合であり，その極
限φ→0のとき 

ηD→100% 
となる．ただしこのときPo→0である． 
3.3 高効率動作負荷 

Id ドレーン電流の振幅は最大にとり出力を最大に

することを前提としてVmin=Vsとした．式(13)より 
ηD∝(1-Vs/VDS) 

である．ここで，Vsを実質的に小さくするために負

荷抵抗を大きくしてドレーン電流の振幅を抑えるこ

とにより効率の改善を計ることができる．  
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図 2  電流波形と流通角の説明図
力効率 

ーン電力効率は直流電力PDCおよび信号波出

POを求めることにより与えられる． 
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からドレーン電力効率を得る． 

)13(
cossin
cossin1

2
1 min

φφφ
φφφ

−
−

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−=

DSV
V

  

的な条件Vmin=Vs=0では次式となる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4において，負荷線Bに比べて負荷線Aの動作は

実効的なVsが小さくなり，最大電流Imaxは小さくなる．

このため最大電流振幅は小さくなり，最大出力は下

がるが効率は改善される．FET立ち上がり線形領域の

抵抗R0は 

  )15(/1/ 0minmax RVI =  

で与えられる．A級及びB級動作の出力電力Po，ドレ

ーン効率ηD及び負荷抵抗RLを表１にまとめる．なお，

図 4  実効飽和電圧を小さくする負荷条件動作 

図 3  B級動作のドレーン電圧電流波形 
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負荷は基本波電圧と電流成分の比として求められる．

B級の場合を図5に図示する[2]．トランジスタの負

荷の選択は実効的なトランジスタの電流飽和電圧を

選ぶことになり，その結果，出力電力とともに電力

効率に影響するメカニズムがわかる． 
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４．F級及び逆F級電力増幅器 

4.1 F級増幅器[1] 

 B級動作のドレーン電圧を矩形に制御した動作がF

級増幅器である．そのドレーン電流及び電圧波形を

図 6 に示す．ドレーン電流Idと電圧Vdの積は常に 0

であり，ドレーン効率ηDは 100％となる．このドレ

ーン電圧をフーリエ級数展開すると 

となる．ドレーン電流はB級と同じであり次式で与
えられる． 
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を求めると次式のようになる． 
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である．B級と比べて，RF出力が 4/π倍，かつドレ
ーン効率もB級の 78%に対して 100%であり，優れ
た特性であることがわかる． 
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図 6  F級増幅動作のドレーン電圧電流波形
 

図５ B級増幅器ドレーン効率及び出力電力の飽和

電圧及び負荷抵抗依存性 
動作を実現する回路例を図 7 に示す．基本波
かつ高調波短絡を実現するための並列LC回
偶数次高調波短絡及び奇数次高調波開放のた

列λg/4 波長(f0)線路を備えている．３次高調
を考慮する場合には，λg/4波長線路の代わり
次高調波開放のLC並列共振回路(3f0)を直列に
て小型化できる．回路が大型化するが分布定

により高次高調波に対応した回路も提案され

[3]． 
波ではトランジスタの出力容量Coや直列寄

ダクタンスなどの影響が重要になるためこれ

 
 



らを取り入れた高調波回路が提案されている[4]．出
力容量Coを考慮した回路を図 8に示す．全偶数次高
調波の短絡及び三次高調波開放を実現している．周

波数帯域などへの影響も考え，トランジスタのリア

クタンス成分を含めた高次高調波条件を実現するの

は今後の課題である． 
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4.2 逆 F級増幅器 
F級動作の電圧と電流の波形を入れ替えた動作を逆
F級動作増幅器と呼ぶ．図 9に動作波形を示す．理
想条件ではドレーン効率は 100％である．F級動作
と同様な解析により電力特性を求めることができる

[5]．図 10に逆 F級増幅器の出力容量を考慮して二
次高調波開放，三次高調波短絡回路の例を示す． 

A級及びB級動作の飽和電圧及び負荷抵抗の依存
性を示す表 1同様に，F級及び逆F級動作の負荷及
び飽和電圧の影響を示す特性式を表２に示す．同一

負荷条件では効率はほぼ同じであるが，出力電力は

逆F級動作が1.5倍程度になる．，F級動作と同様に，

さらに高次高調波条件を満たす回路の構成法につい

ては今後の課題である． 
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図 7 F級 FET増幅器の出力回路 

図 8 トランジスタ出力容量を考慮したF級増幅器 
 （全偶数次高調波短絡，三次高調波開放） 
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図 10 トランジスタ出力容量を考慮した逆 F級増幅器
（二次高調波開放，三次高調波短絡） 
 
表２ 出力電力及び効率への飽和電圧と負荷の影響(2) 

 
 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−

++

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

•

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

•

0
max

2

0
max

0
2

0

2

0
2

22

2
0

2

2

4
8

4
1

1
8

1

1
4

1

1
88

1

18

R
I
V

R
I
V

R

R
R

R
R

R
RR

V

R
RR

V
P

DSDS
L

LL

D

L

L

DS

L

L

DS
o

π
π

π
π

η

π

π

π

π

 

F級 逆 F級 



５．プッシュプル増幅器 
5.1 プッシュプル増幅器の基本動作[1]  
ウイルキンソン分配器や 3dB 方向性結合器によ
る電力合成増幅器は出力電力の倍増を目的とする増

幅器であるが，プッシュプル増幅器はB級動作の電
力合成に加えて以下の特徴がある． 
① バランを用いた場合，25Ω系インピーダンス・
デバイスの直列合成を実現する．従って増幅器

整合回路のインピーダンス変換比が二分の一と

なり，広帯域，低損失となる． 
② 遇数次高調波を抑制する． 
プッシュプル構成には，信号を 180°位相が異な
る二信号に分割する回路，すなわち位相反転回路を

入力分配及び出力合成に用いる．位相反転回路はバ

ラン(Balun)が最も一般的であり，平面回路ではマー
チャンド(Marchand)バランが広く用いられる．この
回路は二層構成のため構造が複雑になる．このため

単純平面構造のラットレース回路，180°カプラな
ども利用される． 
理想的なB級動作のFETを仮定すると，0-180°
分配回路を通過した信号の各増幅器出力ドレーン電

流は以下に示すようになる． 
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式(19)の各項ωt をωt+πに置き換えることによ

り奇数次項が反転した式(20)が得られる．両信号を
0-180°結合回路により合成すると式(19)の各項が
位相反転され（nωt →nωt+π），偶数次項は打ち消
し合い基本波成分だけが二倍に合成出力される．プ

ッシュプル増幅器の入出力信号波形を図 11に示す． 
5.2 バランによる増幅器構成 
ここで，合成回路にバランを用いる場合とラット

レース，方向性結合器などを用いる場合において，

増幅器出力の高調波に対する回路条件が異なること

に注意する必要がある．後者の構成は，原理的には

構成増幅器の特性は合成回路により影響を受けずに

偶高調波を分離できるが高調波損失を生じる．図 12
にλ/4線路により構成したバランの等価回路を示す．
図は増幅器の入力結合回路を想定した場合であり，

Zo/2 が増幅器入力インピーダンスに相当する．

Zo=50Ωの場合，各増幅器入力インピーダンスは 25
Ωで，直列接続で 50Ωとなる． 

 
 
 
 
 
 
 
出力結合回路としての分布線路バランの等価回路

を図 13に示す．(a)は二台の信号源（増幅器）位相
が反転した基本波に対する等価回路，(b)は二台の信
号源位相が同相の二次高調波に対する等価回路であ

る．基本波は増幅器出力インピーダンス 25Ωが直列
接続され 50Ω負荷に合成される（電圧二倍）．一方，
二次高調波に対しては，各入力端子（及び負荷端子）

において両増幅器出力電位は同じで接地であり，等

価的に短絡と成る．従ってバランの入力端でも二次

高調波に対して回路条件は短絡である．このことは

各増幅器出力端とバラン入力端子間の線路長が各増

幅器の二次高調波負荷を短絡からリアクタンスに変

換し，反射位相を変えるため，その影響に注意する

必要がある． 
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図 11 プッシュプルプル増幅器の構成及び動作波形 

図 12 分布線路バランの増幅器入力等価回路 
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(a) 基本波に対する増幅器出力等価回路
 ラットレース回路などによる増幅器構成 
ットレース回路や方向性結合器などで構成する

反転回路を用いた場合には基本波はあるポート

成出力され，偶数次高調波は基本波とは異なる

トに分離出力される．従って各増幅器は偶数次

波負荷がZoであり電力発生の可能性がある．こ

対してバランでは偶数次高調波は発生しない． 
ッシュプル増幅器の電力効率は基本的にはB級
と同じである．しかしながら，移動体通信の基

送信用ような数十～数百 W クラス増幅器にお

はトランジスタのインピーダンスは極めて低く

ため回路損失が無視できない．このため，低損

に有利なプッシュプル構成は広く採用されてい

 

ドハティ増幅器 
近年，マイクロ波電力増幅器としてドハティ増幅

注目されている．この増幅器の原理の提案は古

1936）が[6]，最近，RF出力レベルが比較的低
域でも電力効率が良好なマイクロ波電力増幅器

て期待されている． 
 古典的ドハティ増幅器 

16 にドハティ増幅器の古典的な回路構成を示
基本構成はキャリア増幅器(CA)と呼ばれるB級
B級増幅器とピーク増幅器(PA)と呼ばれる C級
器を直接出力結合する． 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
動
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(b) 偶数次高調波に対する増幅器等価回路 

図 13 分布線路場ランの増幅器出力等価回路 
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図 18 理想電流源モデルによる電流・電圧特性
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図 19 理想ドハティ増幅器のCA負荷線
説明のための古典的なドハティ増幅器の電流

ルを図 17に示す[6],[7]．CA及びPAを電流源



ICA，IPAにより表したときのCA，PAの電流電圧特性
を図 18に，CAの負荷線が入力電力により変化する
様子を図 19 に模式的に示す．入力電圧vi=vTでCA
が飽和に達してPAが立ち上がる．このときCA電力
効率はπ/4=78.5%である．CA出力の四分の一波長
線路は入力vi<vTでZL=Zo/2 をZC=2Zoにインピーダン

ス変換して，CAの負荷を大きくする働きをする（図
19の負荷線A）．PAの立ち上がりに伴って出力は漸
増し，効率は若干低下後PA飽和点でπ/4 強になる．
この状態では四分の一波長線路は両増幅器の出力を

単純に結合する伝送線路である． 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 図
 
図 16 に示したドハティ増幅器では，入力電力は

CA及びPAへ等分配され，出力はCA及びPAの出力
が等しい状態で完全合成される．図 20 にマイクロ
波CA及びPAの 50Ω系での単独特性，及びドハティ
増幅器の入出力特性を模式的に示す．CA及びPAを
理想電流源とするドハティ増幅器モデルでは両増幅

器の電流は常にそれぞれの電流が完全に加算されて

負荷に流れるため電力は完全合成される．しかしな

がら，実際のCA及びPAは完全な電流源ではない（内
部インピーダンスが有限）ため，PAオフ時の損失が
生じる．損失を小さくするためにZ0線路の挿入など

によりPA出力インピーダンスを大きく変換する．完
全合成は選択された回路条件により決まる出力レベ

ルにおいてのみ実現される．典型的なドハティ増幅

器ではこの条件はCA及びPAの出力電力が一致する
ときである（図 20のQ点）．一般には，これ以外の
入力レベルで出力が完全合成される保証はないため，

合成点の選択が重要になる． 

6.2 不等分配・合成ドハティ増幅器 
 ドハティ増幅器を一般化して，入力電力の不等分

配及び出力電力の不等合成を実現する回路構成を実

現することが可能である[8]．入力及び出力の分配合
成比を選択することにより一層のドハティ増幅器設

計の自由度が大きくなり，特性を改善できる可能性

を広げることができる． 
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20 マイクロ波ドハティ増幅器の入出力電力特性 
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図 22 不等電力分配・不等電力合成ドハティ増幅器 
の構成                     
入力の不等分配はウイルキンソン不等電力分配器

用いれば安定な構成を実現できる．不等出力電力

態の完全合成条件を導く[8]． 
キャリアおよびピーク増幅器の単独での出力負

R0=1/G0 (=50Ω)に対するCAへの入力:Pic，PAへの

力:Pip（従ってPi=Pic+Pip）での出力Poc，Popが 

Poc/Pop=n             （21）        

とき，ドハティ増幅器においてPo=Poc+ Popとなる

件は，各増幅器の出力が同位相に調整されており，

力結合部電圧Voが共通ということから 

Poc=Goc|Vo|2，Pop=Gop|Vo|2



Goc/Gop=n                 (22)   

である．ここでGoc, GopはCA及びPAが見る負荷アド
ミタンスである．従って，Gop=Go設定すると 
Goc=nGoでなければならない． 

キャリア増幅器の負荷をnGoからGoに変換するた

めのλ/4線路の特性アドミタンスおよびインピーダ
ンスは 

Yoc=√n Go,    Zoc=Ro/√n           (23)      

ドレーン電流はゲート電圧V

である．このとき共通負荷GLは 

GL=Goc+Gop=(1+n)Go                          (24)  
             

となる．このときPo=Poc+ Popとなる．GLは最終負荷

50Ωへ変換する． 
 n=1の場合が古典的ドハティ構成に相当する．CA
及び PAの特性に合わせて入力分配比及び n値を選
択することにより特性改善を図ることが可能である． 
6.3 マイクロ波ドハティ電力増幅器 
 マイクロ波ドハティ電力増幅器は古典的な理想条

件を満たしていないため，低 RF駆動レベルで以下
のような問題を考慮する必要がある． 
① ピーク増幅器はオフ状態（低入力レベル）で出

力インピーダンスは必ずしも十分高い状態にな

いため，損失を発生する．低入力レベルで PA
の出力インピーダンスを高くすることが必要． 

② キャリア増幅器の低駆動レベルで負荷を大きく

する出力回路の実現が必要． 

①は PAのオフ時の出力インピーダンスが高い回
路構成を採用する，線路の挿入により高いインピー

ダンスに変換する，などの方法が採用されている．

②は CA の出力整合回路に依存してため，PA オフ
時に正味のトランジスタ負荷を大きくする四分の波

長線路長に最適化する． 
 通常，電力増幅器は効率とともにひずみについて

も所要の特性を求められるが，次項で触れる． 
 
７．相互変調ひずみ 
高出力増幅器の歪みの発生はトランジスタの非

線形に起因し，増幅器のひずみ特性は回路特性にも

支配される．トランジスタの非線形性要素はいくつ

かあるが最大の要素は FET ドレーン電流，バイポ

ーラのコレクタ電流の相互コンダクタンスである．

更に電流に関してドレーンコンダクタンスが重要で

ある．入力容量の非線形性が無視できない場合もあ

るが，HEMT及び Si MOSFETでは容量の非線形
性は小さい．こでは FET のドレーン電流に関する
非線形性について説明する． 

gs及びドレーン電圧

Vdsの関数であり，テイラー級数展開表示する．

特に低～中出力レベル動作において，三次相互変調

ひずみ(IMD3)を支配する最も重要な非線形ファク
タは三次相互コンダクタンスg
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m3である．図 20に携
帯用 1WクラスSiMOSFETの電流電圧特性測定値
からのgm1及びgm3抽出例を示す．Vg=1.8V付近でgm3 

≅ 0であり，それより以下でgm3>0，以上でgm3<0で
ある． 
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RF出力レベルが低い領域では，三次相互変調ひず
みはgm3が 0の近傍で小さくなり，利得偏移はgm3>0
で正，すなわちgain expansion，gm3<0で利得偏移
が負，すなわちgain compressionとなる．一方，効
率はA級からAB級，B級に，すなわちゲート電圧を
しきい値電圧に近づけるほど良くなる．従って，一

般に高効率動作ではgain expansionとなり，gm3が大

きい動作条件になる傾向にある．ひずみと効率のト

図 23 SiMOSFETの相互コンダクタンスgm1及びgm3



レードオフを考えるとgm3が 0 に近い領域にゲート
バイアスを設定するのが基本になる．    相互

変調ひずみへの回路の影響として，ベースバンド回

路インピーダンス及び高調波インピーダンスが重要

である．これらの回路のリアクタンス成分がトラン

ジスタの二次非線形性により三次相互変調ひずみ成

分を発生する．これらの現象はメモリ効果とよばれ

る．トランジスタの熱発生の時間的変動もRF信号の
変化に追従できず変調信号程度の次定数となるため

IMD3 成分発生の原因となる．図 24 に二次非線形
性による三次相互変調ひずみの様子を模式的なスペ

クトル図により示す．これらのひずみ成分をベクト

ル表示するとgm3などによる成分に対して 90度程度
位相が異なっているため合成された 2f1-f2及び 2f2-f1

の成分は大きさ及び位相に差異が生じる．こうした

メモリ効果によるひずみ劣化はベースバンド及び高

調波インピーダンスを短絡することにより抑制でき

る．このための様々な技術が提案されている[9],[10]．   
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