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第１章 緒論 

１.１ 研究の背景 

近年、携帯電話をはじめとして、無線通信の重要性は益々増している。特に、あらゆる環

境でインターネットと快適に接続することが求められており、従来の音声通話に変わって、

高速・大容量なデータ通信の需要が高くなっている。高速・大容量の無線通信を実現する技

術として、高効率な変復調方式やそれを実現するデバイス技術が重要であるが、それと同時

に無線通信に不可欠となるのが、所望の周波数・電力の電磁波を出力する装置であり、それ

を実現するのが RF 増幅器である。携帯電話などの携帯無線機器、あるいはそれと通信する

基地局の無線装置では、RF 増幅器が必ず用いられており、その消費電力は装置全体の中で

大きな比率を占めている。無線通信ではその通信距離と通信容量はシャノンの定理で知られ

る限界があり、ある品質、容量の通信を行うためには、ある電力が不可欠である。無線装置

では、この通信に不可欠な電力を得るために、RF 増幅器を用いて無線出力を得るが、その

ために必要な供給電力は無線出力より必ず大きい。この供給電力に対する無線出力の比率を

RF 増幅器の電力効率と呼び、この効率が高いことが電力の有効利用となる。現在、電池サ

イズ等の制約で電源容量が限られている携帯端末の通話時間の長時間化、あるいは基地局に

おいては装置の省エネルギー化が重要となる中で、RF増幅器の電力効率を改善することは、

非常に重要な課題となっている。 

一方、高速・大容量な無線通信を実現するためには、周波数利用効率の高い変復調方式が

必要であり、このために近年の無線通信では、RF 信号の振幅と位相の双方を用いて情報を

伝達する線形変調が用いられる傾向にある。線形変調では、RF 増幅に対してもその振幅情

報を正確に増幅する線形性が要求される。しかしながら、RF 増幅器においては、この線形

性と高い電力効率は一般的に相反する特性であるため、この二つの特性を満たすために歪補

償技術が必要となる。この歪補償技術の中でコスト的に最も有利な方法はプリディストータ

である。昨今では変復調器のディジタル化が進み、ベースバンドでの信号処理技術の向上も

あって、ディジタル・プリディストータがコスト的にも歪補償の正確さでも他の技術より有

利になっている。 

上に述べた無線通信の高速化・大容量化は必然的に信号帯域を広くし、増幅器の非線形応

答の時間遅れ、すなわちメモリ効果が無視できなくなる。これは、増幅器の出力が現在の入

力信号の値だけでなく過去の入力信号の値にも依存することを意味する。従って、非線形歪

補償もこれを考慮した方法を用いる必要がある。メモリ効果が問題になりはじめた頃から、

そのメカニズムの解明と新しい歪補償方法が検討されてきた。メモリ効果のメカニズムとし

ては電気的メモリ効果と熱的メモリ効果が明らかにされている。熱的メモリ効果は LD-MOS

やバイポーラ・トランジスタで顕著に見られ、GaAs MESFET や GaN FET では電気的メモ
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リ効果が支配的であることが明らかにされた。また歪補償では、メモリ多項式を用いたディ

ジタル・プリディストータの有効性が第２世代、第３世代の移動通信システムで確認されて

いる。 

しかし、これまでに開発された歪補償技術を第４世代の移動通信システムに適用するため

には、幾つかの課題が残されている。第４世代の移動通信システムの扱う信号はサブキャリ

ア数の極めて多い OFDM 信号であり、信号のピーク電力と平均電力の比（PAPR）が更に大

きくなり、増幅器の線形性に対する要求がより厳しくなる。また、信号帯域も第３世代の数

倍～10 倍となることが考えられる。 

 

１.２ 研究の目的 

本研究の目的は、第４世代の移動通信システムに適用できる電力増幅器を開発するために

必要な課題を明らかにし、その幾つかに解決方法を与えることである。その課題の一つは、

システムの要求が厳しくなった場合に、プリディストータにどのようなメモリ効果にも対応

できるような柔軟性を与えようとすると、プリディストータに要求される信号処理が膨大に

なる。このため、歪補償に必要な電力が多くなり、歪補償を付加した増幅器全体の効率が悪

くなってしまうことである。この問題を解決するためには、メモリ効果をもつ増幅器の非線

形歪を正確に知って必要最小限の歪補償を行わなければならない。本研究で取り組んだ課題

の一つは、増幅器の非線形歪の正確な把握方法を与えることである。 

増幅器への要求が厳しくなったときに現れることが予想される課題には、現在のシステム

では問題とならない程度の歪で、将来問題になるかもしれないものがある。特に、増幅器本

体だけでなくアップ・コンバータ、ダウン・コンバータを含めた送信系全体のもつ長い遅延

時間の歪をどう扱うかは重要な課題である。遅延時間が長いと、これを補償する信号の時間

相関長も同程度でなければならないので、メモリ多項式などで対応すると必然的に信号処理

が膨大になる。この論文で取り組んだ二つ目の課題は、この長い遅延時間の歪を現在の入力

信号と１つ前のサンプリング時刻の出力信号のみを用いて補償信号を与えるアルゴリズムを

求めることである。 

第三の課題は、上の二つの課題に対する研究成果を確認することである。第一の課題につ

いては混変調歪（IMD）の測定値から、非線形歪のモデルを与え、非線形歪を記述するパラ

メータを正確に決定する方法を示す。更に、増幅器のベースバンド応答を実測し、モデルの

妥当性を検証する。また、上の方法で決定された非線形パラメータを用いて、増幅器の非線

形的振る舞いを記述して、プリディストータによって IMD が抑圧されることを理論的に明

らかにする。また、実験から決定した増幅器のモデルを用いて、OFDM 信号に対する応答を

計算機シミュレーションで評価する。ここで、二つ目の課題である提案アルゴリズムを用い
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たプリディストータによって、増幅器の出力スペクトルの改善効果を評価する。更に、計算

機シミュレーションを拡張して、線形性の重要な評価指標の一つである変調精度（EVM）の

評価を行う。 

 

１.３ 本論文の概要と構成 

本論文は第４世代の移動通信システムに適用できる電力増幅器を開発するため、次の二つ

の課題があることを示し、その解決方法を与えた。二つの課題は(1)メモリ効果をもつ増幅器

の非線形的振る舞いを正確に決定する方法を与えること、及び、(2)長い遅延時間をもつメモ

リ効果の歪補償を少ない信号処理で実現する方法を与えることである。本論文は６つの章か

ら構成されている。 

第１章では研究の背景と目的を述べ、論文の構成と概要を述べる。第２章ではメモリ効果

をもつ増幅器のモデルについて説明する。ここではメモリ効果の分類とメモリ効果を記述す

る方法としてボルテラ級数解析の方法を説明する。更にボルテラ級数解析から派生する二つ

の考え方について利害得失を明らかにし、本論文で用いる方法を説明する。第３章では歪補

償の方法を説明し、その中でプリディストータが特に重要である理由を説明する。また、こ

れらの歪補償で必要となる増幅器の非線形歪を測定する方法として、IMD の測定法について

説明する。第４章と第５章はこの論文の新規性を示す中心部分である。第４章では第３章で

述べた IMD の測定法を改善して、増幅器の飽和領域に近い信号レベルまで正しい測定がで

きるようにする方法を示す。第５章ではメモリ効果をもつ増幅器用のプリディストータの補

償信号を少ない計算量の信号処理で時々刻々更新するアルゴリズムを提案する。更に計算機

シミュレーションによって、提案したアルゴリズムが数百サブキャリアをもつ OFDM 信号

に有効であることを確認する。最後に第６章で結論と今後の問題を述べる。 

第２章では、初めにメモリ効果の分類を示し、ここでメモリ効果とその時定数の関係を明

らかにする。次に、非線形歪の一般的解析方法としてボルテラ級数解析の考え方と概要を述

べる。そしてボルテラ級数解析から二つの考え方が発生することを説明する。一つは物理モ

デルで、ボルテラ級数解析を用いて増幅器の非線形応答を評価することを通してメモリ効果

の物理的メカニズムを明らかにする方法である。もう一つの考え方は、結果的に増幅器の非

線形特性が正確に記述できれば良いという考え方であり、その代表がメモリ多項式とインダ

イレクト・ラーニングである。この二つの考え方には利害得失があるので、それを説明した

上で、本論文の手法と狙いを示す。 

第３章では歪補償の４つの方法について説明し、プリディストーション法が主流となった

理由を述べる。更にこれらの歪補償で必要となる増幅器の非線形動作を正確に決定する方法

として利用される IMD の測定方法を述べる。ここでは従来の測定法が IMD の位相測定に膨
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大な労力を必要としており、また、十分な精度が得られないことを示す。その改善策として、

小信号 S-パラメータの位相を IMD の基本波に適用する方法について説明する。 

第４章では IMD の測定方法の更なる改善について述べる。第３章に述べた方法は IMD が

基本波に較べて十分低いレベルである場合に正確な位相を与えるが、振幅レベルが高くなる

と、基本波にも非線形歪の影響が出てくる。小信号 S-パラメータの位相が適用できるのは増

幅器の線形応答に対してであるから、基本波ではなく線形応答の位相を S-パラメータの位相

に合わせるべきである。この章では、最初に基本波の位相に S-パラメータの位相を当てはめ、

得られた非線形歪を基本波から引き算して、線形応答の評価値を求める。これは S-パラメー

タの位相からずれた値をもつ。次に基本波の位相を逆方向にずらして、もう一度、非線形歪

を求める。これを繰り返す逐次推定法を提案した。この方法の裏付けとして、推定した線形

応答が入力信号の線形利得倍となることを確認した。 

第５章ではプリディストータを増幅器の逆問題の解（インバース）として与え、補償信号

を数式で与え、その数式に和の形で入ってくるメモリ効果の時間範囲を評価する。補償信号

は通信システムでは時々刻々更新しなければならないが、この更新は時間範囲が長いと計算

量が多くなって実用的でなくなる。そこで、メモリ効果の遅延時間依存性の特徴を用いて少

ない計算量で更新できるアルゴリズムを提案している。これは従来の１次遅延特性に対する

アルゴリズムを２次遅延特性に適用できるように拡張したことを意味する。この方法の計算

量を評価し、メモリ多項式の場合と比較し、提案方法の利点を明らかにした。また、提案方

法をサブキャリア数が数百以上の OFDM 信号に適用した場合の改善効果を確認する計算機

シミュレーションを行った。このシミュレーションによって、スペクトルの広がりが抑えら

れること、時々刻々の非線形歪の値を小さくできることを明らかにした。この結果は ACLR

と EVM に対して有力な情報となる。 

第６章は結論であり、本論文を要約しその成果を整理して述べた。最後に、この論文で示

した方法を第４世代の移動通信システムに適用する場合の残された課題について述べる。 
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第２章 RF 増幅器のモデリング 

２.１ メモリ効果の分類と要因 

入力信号の帯域がアンプ内で発生する遅延時間に較べて狭帯域であれば、アンプ出力の瞬

時値は入力信号の過去の履歴と無関係に、その瞬間の入力信号のみで決定される。そのよう

な状態にあるアンプをメモリレスであると言い、その歪をメモリレス非線形歪と言う。この

場合、アンプの非線形歪は振幅歪（AM-AM）と位相歪（AM-PM）で規定され、それらは単

一周波数の正弦波入力に対する出力の振幅と位相を入力振幅の関数として測定できる。これ

により出力信号が入力信号の振幅の関数として一義的に与えられるので、その逆関数も一義

的に与えられる。以前は RF 信号で直接歪補償[1]-[3]を行っていたが、信号のディジタル化

と共にディジタル・プリディストーション方式[4]-[6]が主流となってきた。歪補償にはフィ

ードフォワード等、いくつかの方法があるが、装置のコストを考えるとプリディストーショ

ンが最も望ましい。従って、ディジタル・プリディストーションが主流と考えられる。 

また、アンプの増幅すべき信号の帯域は移動通信システムに求められる情報量の増加と共

に広帯域化し続けている。このため、アンプの内部で発生する遅延時間が無視できなくなり、

アンプ出力が過去の入力信号の履歴に依存するようになった。これをメモリ効果と言い、ア

ンプの歪補償でもメモリ効果を考慮して行わないとプリディストータが正しく動作しないこ

とが判った。この問題を解決するためには、過去の入力信号がどのように影響するかを定量

的に表す数式またはモデルが必要になる。また、そのモデルを用いてプリディストータを設

計する必要がある。 

メモリ効果の要因として、大きく分けてアンプデバイスに起因するものと、回路などのア

ンプデバイス以外に起因するものがある。デバイスが発生要因となるメモリ効果として、熱

によるものと、半導体内部でのキャリアトラップによるものがある。熱メモリ効果は、トラ

ンジスタのジャンクション温度の変化によってアンプの利得特性等が変化するが、ジャンク

ション温度は過去の入力信号のレベルに応じて変化するため、メモリ効果を発生する。また、

キャリアトラップは、半導体表面にトラップされたキャリアによりドレイン電流が流れるの

を妨害する現象が生じるが、これが正常な状態に復帰するのに時間がかかるため、メモリ効

果の要因となる。 

デバイス以外の要因として、デバイス周辺の回路素子によるメモリ効果がある。これには、

アンプの整合回路に含まれる L, C 回路と、アンプに電源を供給するバイアス回路のインピー

ダンスによるメモリ効果が考えられる。RF 整合回路の周波数特性は、増幅信号帯域に比較

して十分に広帯域と考えると、この整合回路の時定数は比較的小さく、大きなメモリ効果を

発生する要因とは考えにくい。一方、バイアス回路には大きな L, C が付加されており、これ

がメモリ効果の支配的な要因になると考えられる。 
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図２-1 にメモリ効果の発生要因と、それによって生じるメモリ効果の時定数を大まかに示

す。本論文の検討では、バイアス回路のインピーダンスによって生じるメモリ効果に着目し、

その発生メカニズムのモデル化と、補償方法について検討を行う。 

 

 

バイアス回路の時定数

表面キャリア蓄積効果

熱応答

経時変化

マッチング回路の時定数

Time (sec)

10-12 10-9 10-6 10-3 1                 103

提案方式により対応可能に

従来技術で対応

バイアス回路の時定数

表面キャリア蓄積効果

熱応答

経時変化

マッチング回路の時定数

Time (sec)

10-12 10-9 10-6 10-3 1                 103

提案方式により対応可能に

従来技術で対応

 

図２-1 メモリ効果の要因と時定数 

 

２.２ ボルテラ級数解析によるメモリ効果の理論的研究 

遅延を含む非線形問題の最も汎用性の高い解析方法としてボルテラ級数解析がある[7][8]。

ボルテラは数学者であり、現実に存在する特定の非線形デバイスの解析方法を与えたわけで

はない。しかし、遅延時間を伴う非線形システムの応答として現れる全ての可能性を含む数

学的手法を与えた。従って、ボルテラ級数解析はビヘイヴィオーラル・モデルであり、半導

体デバイスの物理的構造との対応をあらわしてはいない。それはむしろ、ボルテラ級数解析

でメモリ効果を研究する人たちが考えるべきものである。また、ボルテラ級数解析が全ての

可能性を網羅しているため、高い次数の非線形ほど多くのパラメータを必要とし、実際の増

幅器の歪補償などに適用する場合、プリディストータ等の歪補償器が複雑になりすぎる傾向

がある。そこで、現実的な方法として数式の中で影響の少ない項を無視することが必要にな

る。つまり、PA の振る舞いを必要な精度で近似するモデルが必要になる。これまでに数多

くのモデルが提案されてきた。 

それらのモデルは二つに大別される。一方はアンプ内で、どのようなメカニズムでメモリ
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効果が起こるかを明らかにしようとして考え出したモデルであり、他方は結果的にアンプの

非線形動作を正しく記述することのみを目的としたモデルである。以下、前者を物理モデル

と呼び、後者をビヘイヴィオーラル・モデルと呼ぶ。厳密に言えば全てがビヘイヴィオーラ

ル・モデルであるが、説明の便宜上、二つに分ける。勿論、中間的なものも存在し、研究者

によっては両方の提案を行っている人もいる。 

 

２.２.１ 物理モデル 

メモリ効果が問題となりはじめた当時、周波数ドメインでアナログ的な解析が行われてい

た。その中で、Vuolevi 等は解析結果と物理的メカニズムの対応を考えてバイポーラ・ジャ

ンクション・トランジスタ（BJT）のメモリ効果は主として前述の熱的メモリ効果であり、

GaAs MESFET の場合は電気的メモリ効果であると説明した[9][10]。また N. B. Carvalho, J. 

C. Pedro はメモリ効果をもつ増幅器の IMD について、ボルテラ級数解析で検討し、周波数

非対称な IMD が発生する条件を明らかにした[11]。これらの研究により、電気的メモリ効果

は偶数次の非線形によって発生した電流のベースバンド成分がバイアス回路のインピーダン

スによって電圧に変わり、このベースバンド電圧がドレイン電流を変調することによって生

じることが明らかとなった。この説明によりバイアス回路のインピーダンスが関与すること

が明らかになったので、彼等の用いた電気的メモリ効果という用語の他に、バイアス回路の

インピーダンスによるメモリ効果という用語が用いられるようになり、最近では後者の方が

多く用いられるようになった。これを図で表すと図２-2 のようになる。但し、 )(Z はドレ

イン側のバイアス回路のインピーダンスである。 

 

| x |2 Z()x(n) y(n)| x |2 Z()x(n) y(n)

 

図２-2 電気的メモリ効果 

 

この図を用いて、FET 増幅器の場合についてもう少し詳しく説明する。FET のドレイン電

流はゲート・ソース電圧( gsv )とドレイン・ソース電圧( dsv )の関数である。W. R. Curtice [12]

のモデルで表せば 

 )](tanh[)( 3
3

2
210 dsogsgsgsds vVvAvAvAAI    (2-1) 
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VDD

バイアス回路

整合回路

C

出力

入力 マイクロ波電流

エンベロープ電流

VDD

バイアス回路

整合回路

C

出力

入力 マイクロ波電流

エンベロープ電流

 

図２-3 FET の整合回路とバイアス回路に流れる電流 

である。ここで、電圧 gsv , dsv はマイクロ波成分であり、 0V はドレイン・バイアス電圧であ

る。式(2-1)の 2A の項は 2 次の非線形を表し、 gsv の 2 乗はベースバンド成分と第 2 次高調波

を発生する。この 2 次の項は図２-2 の
2

x に対応する。第 2 次高調波の影響は小さいが、ベ

ースバンド成分はバイアス回路を流れ、大きな時定数をもつ。尚、 gsv は変調波であり、その

ベースバンド成分は振幅のエンベロープである。また、PA の非線形歪補償の議論ではベー

スバンド成分と言わないので、慣例に従ってにエンベロープ成分と呼ぶこととする。図２-3

は 2 次の項の発生した電流のエンベロープ成分が C-カットのため整合回路の方へは流れず、

バイアス回路に流れることを示す。また、式(2-1)の gsv の奇数次の項はマイクロ波電流を与

え、マイクロ波ではバイアス回路は高インピーダンスなので、整合回路のみに流れる。バイ

アス回路を流れるエンベロープ電流は、電圧 dsv を誘起する。これを式(2-1)に当てはめると

ハイパボリック・タンジェントの部分が 

 )](tanh[)](tanh[ 0 dsdsdso vvVvV    (2-2) 

となる。これは、ドレイン電流を 

 ds
ds

ds
ds v

v

I
I 




  (2-3) 

だけ変化させる。ここで、 dsv はエンベロープ周波数成分なので、 dsI の微分係数がマイク

ロ波周波数成分であれば出力を変化させ、メモリ効果が起こる。つまりハイパボリック・タ

ンジェントの 2 次の非線形により、メモリ効果が起こる。それが図２-2 では掛け算として表

されている。 

その後、Vuolevi 等の発表は見かけられなくなったが、Pedro 教授のグループは毎年論文
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を発表しており[13]-[15]、モデルの妥当性は十分検証されていると考えられる。また、Georgia

工科大学の J. S. Kenney 教授のグループでは、図２-2 と類似したモデルを用いて遅延時間の

長いメモリ効果と短いメモリ効果を同時に扱えるようにしている。特に無限長のインパルス

応答（IIR）をもつ場合に計算量が極めて少なくできる方法を与えている点は注目に値する

[16]-[18]。J. S. Kenney 教授のグループの研究成果は本論文の手法と以下の三つの点で関連

がある。(1)PA モデルに類似点がある (2)IMD のメモリ効果が 2 次の遅延をもつバイアス回

路で与えられること (3)非線形歪補償信号のサンプリング点ごとの更新方法に類似性がある。

これらの点については、後の本論文の成果を説明する部分で詳しく述べる。 

 

２.２.２ ビヘイヴィオーラル・モデル 

ビヘイヴィオーラル・モデルの利点は幾つかあるが、「マイクロ波技術の詳細を知らなくて

も良い」という利点から、最も多くの研究者が参加しており、成果も多く発表されている。

このモデルのもたらした最大の成果は、メモリ多項式[19]とインダイレクト・ラーニング[20]

である。ボルテラ級数は非線形の次数と同じランクのテンソルで与えられるため、高い次数

では非常に多くの項を必要とし、解析手法として現実的でなくなる。これに対して、メモリ

多項式はボルテラ級数のテンソルの主軸のみを取ったものであり、非線形の次数に関係なく

時間軸上のサンプリング点の 1 次元的な和で与えられる。これは合理的な近似の手法であり、

実際にかなりの適用範囲をもっている。メモリ多項式は 

 
 


K

k

Q

q

k

kq qnxqnxany
1 0

1
)()()(  (2-4) 

で表される。ここで、 K は仮定する最高次の次数であり、Qはメモリの深さ（時間軸方向）

を表す。この方程式を図で表すと、図２-4 のようになる。 

 

F2()

FK()

F1()

|x(n)| x(n)

|x(n)|K-1 x(n)

x(n)

y(n)F2()

FK()

F1()

|x(n)| x(n)

|x(n)|K-1 x(n)

x(n)

y(n)

 

図２-4 メモリ多項式に対応する非線形モデル 
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図の )(kF は線形回路 LTI の伝送関数であり、そのインパルス応答の時刻 qn  の値が kqa

となる。LTI が非線形の後にあるので、ハマーシュタイン・モデルの一種であり、次数によ

って異なる LTI を仮定できるのでパラレル・ハマーシュタイン・モデルである。 

このメモリ多項式をプリディストータに仮定する場合、アンプのモデルとしては後で述べ

るパラレル・ウィーナー・モデルやウィーナー・ハマーシュタイン・モデルが適合する。 

また、プリディストータはアンプの非線形応答の逆問題の解であるから、ボルテラ級数を

ベースとした p 次の逆（ th-p  order inverse）は次数 p が高くなると、どんどん複雑にな

り、せいぜい 5 次程度が限界となる。インダイレクト・ラーニングはこの問題を解決する上

で非常に良い方法である。その詳細については第３章で説明する。この方法は次数が高い場

合、ボルテラ級数から直接求めた逆（ th-p  order inverse）に較べると遥かに簡単である。

但し、本論文では高次の非線形よりも長い遅延時間の歪補償を主眼としたので、考慮する非

線形次数を 5 次までとし、 th-p  order inverse を用いた。 

以下、メモリ多項式以外のビヘイヴィオーラル・モデルについて述べ、アンプとプリディ

ストータの組み合わせについて考える。 

 

(a) エンベロープ・メモリ多項式[21] 

このモデルはメモリ多項式の一種として提案され、次式で表せる。 

 
 


K

k

Q

q

k

kq qnxnxany
1 0

1
)()()(  (2-5) 

このモデルでは入力の過去の値が全て振幅のみなので、記憶領域が少なく、システムへの組

込みが容易である。また、見方を変えると )(nx を全体に掛けることになるので、図２-2 の構

成と対応し、物理モデルの時間ドメイン表示とも見做せる。 

 

(b) ウィーナー・モデル[22] 

このモデルは図２-5 の構成で表せる。この図で線形回路 LTI の伝送関数を )(F とし、イン

パルス応答を )(nf とする。また )(vG は v の多項式を意味する。これを数式で表わせば次式

のようになる。 

 )())(()( nvnvGny   (2-6) 

但し、 )(nv は 
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 



Q

q

qnxqfnv
0

)()()(  (2-7) 

式(2-6)は )(ny が )(nv の非線形多項式で与えられることを意味する。G は利得であり、これ

は )(nv の振幅のみに依存する。また、G は複素数であり、AM-AM と AM-PM を表す。 

 

(c) ハマーシュタイン・モデル[23] 

このモデルは図２-6 に示すようにウィーナー・モデルの LTI と非線形多項式の順番を逆に

したものである。数式で表すと 

 



Q

q

qngqfny
0

)()()(  (2-8) 

但し、 

 )())(()( nxnxGng   (2-9) 

 

(d) ウィーナー・ハマーシュタイン・モデル 

これはウィーナー・モデルとハマーシュタイン・モデルを組み合わせたもので、図２-7 の

ような構成をもつ[20]。アンプ出力を式で表すと 

 



Q

q

qnwqhny
0

)()()(  (2-10) 

但し、 

 )())(()( nvnvGnw   (2-11) 

 



Q

q

qnxqfnv
0

)()()(  (2-12) 

である。 

 

(e) パラレル・ウィーナー・モデル[24] 

これはウィーナー・モデルのLTIを非線形の次数ごとに異なったものとしたモデルであり、

その構成を図２-8 に示す。アンプ出力を式で表すと 
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 



K

k
kkk nvnvGny

1

)())(()(  (2-13) 

但し、 

 



Q

q
kk qnxqfnv

0

)()()(  (2-14) 

ここで kG は図２-8 の k -番目のブランチの利得であり、 kf は k -番目のブランチの LTI のイ

ンパルス応答である。 

 

(f) 汎用化されたメモリ多項式（Generalized memory polynomial）[25] 

メモリ多項式の有効性は第２世代、第３世代の移動通信システムで確認されてきたが、特

に広帯域のシステムでは不十分なことも指摘されている。そこで、より広い範囲で適用でき

るモデルとして汎用化されたメモリ多項式が提案された。数式表現では以下のような畳み込

み積分で表される。 

 



L

l

nwhny
0

)()()(   (2-15) 

但し、 

 







 

 











Kc

k

Mc

m

k

km

Kb

k

Mb

m

k

km

K

k

k

k

mnxnxc

mnxnxb

nxnxanw

1 1

1 1

1

0

)()(

)()(

)()()(

 (2-16) 

式(2-16)の第 1 項はメモリレスの非線形であり、これに第 2、第 3 項のメモリ効果をもつ非

線形歪が加わり、それが式(2-15)の畳み込み積分に用いられる。式(2-15)は式(2-16)の非線形

歪の後に LTI が存在することを表している。従って、 )(h はアンプの出力側の整合回路のイ

ンパルス応答と見做すこともできる（このような考察はビヘイヴィオーラル・モデルには必

要でないかもしれない）。また式(2-16)の kmc は一見、信号が入る前にアンプ出力が与えられ

るような印象を与えるが、図２-9 のようなインパルス応答の振幅最大の時刻を時間軸のゼロ

に取ったと考えれば、最大点より左側が kmc であり、右側が kmb であると考えれば矛盾は無く
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なる。また kmb の最大値がm の正のある値であるとすれば、式(2-16)の項は必ずしも必要では

ない。そのように考えると式(2-16)は物理モデルと一致し、汎用化されたメモリ多項式は、

物理モデルに出力側の整合回路の帯域制限を加えたものであると考えられる。一般に、アン

プの出力インピーダンスは入力インピーダンスに較べて低いので、出力側の整合回路の広帯

域化は入力側の整合回路に較べて難しいと言われている。 

ビヘイヴィオーラル・モデルとしてアンプの非線形動作を正確に評価することのみを意図

して改善した結果が、物理的に考えて自然な方向に進んできたことは興味深いことである。 

 

 

 

x(n) y(n)

LTI

F() G()
(n)

x(n) y(n)

LTI

F() G()
(n)

 

 

図２-5 ウィーナー・モデル 

 

 

y(n)

LTI

F()x(n) G(x) y(n)

LTI

F()x(n) G(x)
 

 

図２-6 ハマーシュタイン・モデル 

 

 

x(n)

LTI

F()
(n)

y(n)

LTI

H()G()
w(n)

x(n)

LTI

F()
(n)

y(n)

LTI

H()G()
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図２-7 ウィーナー・ハマーシュタイン・モデル 
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図２-8 パラレル・ウィーナー・モデル 
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図２-9 時刻ゼロでない点で最大となるインパルス応答 

 

２.３ 各モデルの特徴と本論文の研究との関連 

これまで述べてきたアンプのモデルについて簡単にまとめれば、物理モデルは比較的弱い

非線形性で遅延時間が長い場合に適しており、ビヘイヴィオーラル・モデルは強い非線形で

遅延時間の短い場合に適している。別な見方をすれば、現在開発中の第３世代の電力増幅器

（PA）に対して、正確な非線形歪補償を PA の高効率動作状態で実現するための方法として

は、ビヘイヴィオーラル・モデルに基づいたインダイレクト・ラーニングとメモリ多項式が

有効であると思われる。 

ここで、将来の研究の方向を考えると、「バックオフをできるだけ小さくして、効率を上げ

る研究だけで十分か？」という疑問が生じる。第４世代では一次変調方式として QPSK の他
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に 16QAM、64QAM 等の周波数利用効率の高い変調方式が採用されるので、線形性の要求

はいっそう厳しくなると考えられる。この場合、バックオフは少々大きくなる可能性が否定

できない。また、線形性の要求が厳しくなると、現在は無視できるレベルの歪でも補償しな

ければならなくなる可能性がある。それらの中には長い遅延時間をもつものも含まれるかも

しれない。これに対しては物理モデルが適しており、実際、物理モデルの研究者達は、将来

発生するかもしれない問題に対する対策を考えて、アップ・ダウン・コンバータを含めた送

信機の非線形を包括的に扱う研究を行っている[17][18]。文献[17]に示された方法は、非常に

長いインパルス応答に対して少ない計算量で補償信号を与えるアルゴリズムを与えている。

しかし、その方法は 1 次の遅延にしか適用できないので、この論文では 2 次の遅延（並列共

振回路）まで扱えるようにする方法を提案し、第５章で詳しく述べる。 
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第３章 非線形歪補償法と非線形パラメータ抽出 

前章で説明したアンプの非線形モデルを用いて、歪補償を行う方法を本章では説明する。

初めに３.１節でどのような歪補償技術があるかを説明し、そのなかで最も有力な方法を明ら

かにする。また、歪補償にはアンプの逆モデルを与えて、それを実現する方法とプリディス

トータのパラメータを学習によって決定する方法がある。本論文では学習による方法は用い

ないが、関連技術として学習法について３.２節で説明する。更に３.３節でアンプの非線形

パラメータを抽出する方法として IMD の測定法を述べる。ここで得られるパラメータは上

記二つの方法のどちらにも必要な情報を与える。 

 

３.１ 歪補償法技術の必要性 

近年の無線通信では、伝送レートの増大に伴い周波数利用効率の高い線形変調が用いられ

る傾向にあることは既に述べた。このために、RF 電力増幅器には高い線形性が求められる

ようになってきている。一方、装置の消費電力の大きな部分を占めることの多い RF 電力増

幅器には、端末では小型で電池動作の時間を長くするために、基地局では装置のオペレーテ

ィングコストや環境負荷に対する社会的な要請により、高い電力効率が要求される。また、

無線基地局等では、複数のキャリアを一括して増幅する共通増幅器構成が一般的となってお

り、このマルチキャリア信号は平均電力に対するピーク電力の比である PAPR が高いため、

増幅器の平均電力効率が低くなる課題もある。 

電力増幅器の線形性と電力効率は一般的に相反する特性であり、これを両立させる技術と

して多くの歪補償技術、リニアライザ技術が研究、開発されている。以下３.１.１～３.１.４

節で、代表的な歪補償技術について概説する。 

 

３.１.１ フィードフォワード増幅器 

フィードフォワード増幅器[26]は主に RF アナログ回路で構成されるため、高度なディジ

タル演算によるリニアライザが主流となる以前に、早くから実用化されている。フィードフ

ォワード増幅器の構成を図３-1 に示す。動作原理は、主信号増幅器の出力の一部を分岐して、

遅延・位相を合わせた歪のない入力信号との差分をとる。この差信号は主増幅器の歪成分の

みとなっているため、これを高い線形性をもつ歪増幅器で増幅して、遅延・位相と合わせた

主増幅器の出力から減算することにより、歪成分が除去された線形信号が得られる。 

本フィードフォワード方式の利点は、全て RF 帯の時間信号として処理するため、歪の発

生要因や振る舞いに依存することなく、主増幅器で発生した歪を効果的に除去することがで

きる点である。このため、歪抑圧特性は非常に優れている。一方、デメリットとして、主増

幅器の出力に遅延線（物理的な小型化を目的としてフィルタで構成されることもある）が必
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要なため、最も高い電力の部分で損失が生じること、歪増幅器に非常に高い線形性が要求さ

れるため、この歪増幅器を出力バックオフを十分に確保した A 級増幅器に近い動作点で動か

す必要がある点がある。このため、この歪増幅器の消費電力が無視できない割合となり、フ

ィードフォワード増幅器全体の電力効率を低下させる。この遅延線の損失と歪増幅器の消費

電力のため、フィードフォワード増幅器は高効率化に難点があると考えられている。 
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図３-1 フィードフォワード増幅器の例 

 

３.１.２ カルテジアンフィードバック 

カルテジアンフィードバック方式[27]は、その名前（カルテジアン）に表されるとおり、

直交座標系によるフィードバックを用いた歪抑圧技術である。構成を図３-2 に示す。入力ベ

ースバンド信号は I, Q 成分として直交変調器で変調され、アンプで増幅される。アンプ出力

からのフィードバック信号は、変調器と同じローカル信号の直交復調器で復調され、I, Q ベ

ースバンド信号となる。これを、入力ベースバンド信号から引き算することで、出力の歪が

抑圧される。本フィードバックループでは、入力とフィードバック信号の差成分を増幅する

アンプで与えられる利得とループ遅延により、歪抑圧量と歪抑圧可能な周波数帯域が決まる。

広帯域な歪補償を行うためには、ループ遅延を小さくすることが必要となるが、ベースバン

ドアンプや各コンポーネントの遅延があるため、ある程度以下に小さくすることは難しい。

このため、狭帯域信号の歪補償技術としては、比較的簡易な構成で可能な確立した技術であ

るが、今後の LTE や更には LTE-Advanced などに適用するための広帯域特性を実現するこ

とは難しいと考えられている。 
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また、フィードバック動作には、直交変調器と直交復調器のローカル位相を合わせること

が必要となるが、ループが閉じている状態では、このローカル位相のずれはループ利得で抑

圧されてしまうため正確に合わせることが難しい。そこで、時分割多重（TDD）などのバー

スト動作を行うシステムの場合に、送信開始時にオープンループ状態でローカル位相を調整

し、ローカル位相を合わせた後にループ利得の低い状態でループを閉じて、除々にループ利

得を上げていくことにより、カルテジアンフィードバックループを構成する方法も検討され

ている[28]。 

 

90°

90°

LPF

LPF

RF出力

～ OSC

PA

Baseband
Amp

Baseband
Amp

I 入力

Q入力

ベースバンド
直交変調器

直交復調器

-

+

+

-

90°

90°

LPF

LPF

RF出力

～ OSC

PA

Baseband
Amp

Baseband
Amp

I 入力

Q入力

ベースバンド
直交変調器

直交復調器

-

+

+

-

 

 

図３-2 カルテジアンフィードバックの例 

 

３.１.３ LINC 増幅器 

LINC[29]は LInear amplification with Nonlinear Components の意味であり、二つの定

包絡線アンプの出力を合成して線形な出力信号を生成する方式である。LINC を歪補償技術

として扱うことについては議論があると思うが、非線形増幅器を用いて線形動作を可能とす

る技術であるので、歪補償技術と同様に高効率化に寄与する技術として、本節で紹介する。

図３-3 に LINC 増幅器の構成を示す。図３-3 のディジタル処理部により、入力ベースバンド

信号は位相の異なる二つの一定振幅の信号に変換される。この二つの定振幅信号の位相差が

入力信号の振幅に対応し、その合成位相が入力信号の位相に対応する。LINC の動作原理を、
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入力信号のベクトル合成によって説明したものを図３-4 に示す。このように、二つのベクト

ルの合成により、任意の振幅、位相を表現することができる。この原理により、二つの定包

絡線アンプにより線形増幅が可能となる。LINC の利点は、定包絡線アンプは一般に C 級増

幅器などの高効率アンプで実現できるため、全体として高効率を実現できる可能性がある。

しかしながら、出力の合成器を無損失で作ることが難しいため、これが LINC 方式による高

効率アンプ実現の課題となっている。これに関しては、お互いのアンプ出力が他方の変動す

る負荷となる点に着目した Out-phasing アンプ等の検討がなされている。 
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図３-3 LINC 増幅器の例 
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図３-4 LINC の動作原理 
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３.１.４ プリディストータ 

プリディストータ[30]（以下 PD と略記する）はアンプの非線形特性の逆特性をあらかじ

め入力信号に付加することにより、アンプ出力で線形な出力を得る方式である。現在では、

高速で複雑なディジタル信号処理が実現できるようになってきたため、PD を等価ベースバ

ンド信号として生成して、D/A コンバータでアナログ信号に変換、変調してアンプに入力す

るディジタル PD 構成が多く用いられている。また、D/A コンバータの高速化が進んでいる

ため、IF 信号を直接 D/A コンバータで出力する構成も現実的になってきている。 

図３-5 に直交座標系で構成したプリディストーションの例を示す。この図はメモリレスな

アンプに対する PD の例である。この場合、アンプの歪は AM-AM および AM-PM 特性で与

えられるので、これらを事前に測定し結果を記録する。この測定値から、アンプの複素出力

を入力振幅の関数として与えることができる。この非線形関数の逆関数を求めれば、それを

アンプに入力することでアンプ出力を線形化できる。この逆関数を与える装置がプリディス

トータである。PD の入力信号の振幅に対してその出力を計算し、表として記憶する。瞬時

瞬時の入力に対して、それにふさわしい出力を記憶領域から読み出して与える装置を LUT

（look-up-table）型 PD と言い、その構成を図３-5 に示す。 

また、アンプ出力信号の一部をフィードバックして、入力信号との誤差が少なくなるよう

に LUT の係数を更新する機能をもたせることにより、PA デバイスの温度変化や経年変化に

よる非線形特性の変動に対しても、効果的な歪補償動作が可能となる。LUT の更新には、比

較した誤差を最小とするような MMSE アルゴリズム等が適用可能である。 

本構成のメリットは、(1)ディジタル信号処理により LUT を生成、更新することでプリデ

ィストーションを行うため、安定した歪補償が実現できること、(2)アンプ出力にフィードフ

ォワード方式で問題となった遅延線等の損失が入らないので、原理的に高効率化が可能なこ

と、(3)更に LUT の更新は、カルテジアンフィードバックのようなリアルタイムのフィード

バックループを形成していないため、ループ遅延による帯域制限の要因がなく、広帯域なプ

リディストーションが可能なことが考えられる。 

一方、フィードフォワード増幅器がメモリ効果に強いのに対して、LUT 方式の PD はメモ

リ効果があると特性が劣化するので、入力信号の過去の値を用いて歪補償を行わなければな

らない。以前はこの点が PD の欠点とされ、その改善方法が検討されてきた。第２章で述べ

たように数多くのアンプのモデルが提案され、PD の設計方法が示された。メモリ効果をも

つアンプに対する PD では、演算処理が重要となるので図３-6 のように簡略表示される。現

在のシステムに有効とされているモデルとして、図３-7 に示すようなメモリ効果に対応する

PD と LUT を並列にした two-box 型が提案されている[31]。この構成は複雑な印象を与える

が、実際には計算量が少なくできるので実用的である。 
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図３-5 直交座標型プリディストーションの例 
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図３-6 PD の簡略表示 
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図３-7 メモリ多項式 PD と LUT-PD の並列構成 
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３.２ プリディストータのパラメータ決定のための学習法 

アンプのモデルが分かっており、適合する PD が決定できていれば、学習によって PD の

パラメータを決定できる。この学習は、アンプ出力が PD 入力と線形利得G の積と一致する

ようにパラメータを調整することを意味する。つまり、アンプ出力を )(ny 、PD 入力を )(nx 、

アンプの線形利得をG とすれば、 

 )()()( nGxnyne   (3-1) 

を誤差として、誤差の二乗を最小にするように MMSE 法などのアルゴリズムを用いて、PD

のパラメータを最適化することができる。PD のモデルにメモリ多項式を仮定すると、適合

するアンプモデルは(1)ウィーナー・モデル、(2)パラレル・ウィーナー・モデル、(3)ウィー

ナー・ハマーシュタイン・モデルの 3 種類である。これはかなり汎用性があるということに

なり、同時に PD は非線形の次数 K とメモリ深さQのみを与えれば、後は学習でパラメータ

（メモリ多項式の係数）を最適化することができる。従って、K とQの値が想定できる場合

には、大変便利な方法であると言える。これがメモリ多項式を用いる研究者が多い理由と考

えられる。 

メモリ多項式を用いる研究者が好んで用いる学習方法にインダイレクト・ラーニングがあ

る。その構成を図３-8 に示す。従来のアナログ処理型の PD であれば、この構成は無駄なハ

ードウェアを必要とするような印象を与えるが、現在のディジタル PD は演算処理であり、

入力 )(nx からアンプ入力 )(nz を計算するだけであるので、トレーニング用の PD（以下 PD-A

と呼ぶ）は大部分の時間切り離されているが、それは演算が停止しているだけである。入力

側の PD（以下 PD-B と呼ぶ）の出力 )(nz と PD-A の出力 )(ˆ nz が一致すれば、アンプの出力

は入力 )(nx の線形利得G 倍となる。このことを確認するため図の PD-A に注目する。その入

力はアンプ出力 )(ny を線形利得で割った値であり、出力が )(ˆ nz となるので、ここでもし、 

 )()(ˆ nznz   (3-2) 

となれば、PD-A はアンプの逆（inverse）である。従って、これと同じ PD を入力側に置け

ばアンプの出力は入力 )(nx の線形利得G 倍となり、線形化ができるわけである。PD に仮定

した次数 K とメモリの深さQに相当する範囲でパラメータの最適化が可能である。 
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図３-8 インダイレクト・ラーニング法の構成 

 

以下、学習過程を数式で説明する。PD-B の出力は 

 
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kq qnxqnxanz
1 0

1
)()()(  (3-3) 

また、アンプ出力を具体的に表すためにはアンプのモデルを与えなければならない。ここで

は )(nz が与えられれば、 )(ny は得られるものとする。 )(ny を線形利得G で割った信号が

PD-A に入力されるので、その出力は 

 
 


K

k

Q

q
kqkquanz

1 0

)(ˆ  (3-4) 

但し、 

 
1
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qny

G

qny
u  (3-5) 

添え字を簡単にするため 

 qkQm  )1)(1(  (3-6) 

とする。m の最大値 M は KQ )1(  である。これを用いて 

 mkq aa   (3-7) 

と表せる。また、m が与えられれば、 k は 
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で表せる。ここで ][x は x を越えない最大の整数である。更に q は m を 1Q で割った余りで

あるから 

 )1(mod  Qmq  (3-9) 

と表せる。以下では k , q の代わりにm を用いる。また、時刻 n を 1~0 N までの N 点サン

プリングして、 )(ˆ nz 等をベクトルで表す。 
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ここで、式(3-4)を考慮すると、 
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但し、um は ẑ と同様のベクトルで、次式で定義される。 
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更に、このベクトルを列とする行列を考えると、式(3-11)はその行列と係数 ma を要素とする

ベクトル a の積で表せる。 

 Uaz ˆ  (3-13) 

但し、行列 U 及び、ベクトル a は 



 25

 























)1(...)1()1(

............

)1(...)1()1(

)0(...)0()0(

10

10

10

NuNuNu

uuu

uuu

M

M

M

U  (3-14) 

 





















Ma

a

a

...
1

0

a  (3-15) 

次に z に同様な表示を与える。z は PD-B の出力信号であるから、 kqu の代わりに次式で定義

される kqv を用いる。 

 
1

)()(
 k

kq qnxqnxv  (3-16) 

ここで、前と同様に添え字をm として、 

 kqm vv   (3-17) 

ベクトル vm 行列 V も同様に定義する。 
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これらを用いるとベクトル z は式(3-13)と同様に 

 Vaz   (3-20) 

となる。式(3-2)は PD-B が正しく動作している場合を示すので、誤差信号を )(nz と )(ˆ nz の
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差として、再定義する。その場合、誤差ベクトル e は 

 U)a(Vzze 
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ここで、 )(ne は 
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mmm nvnuane
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誤差エネルギーは 

 ee 


t
N

n

nene )()()( *

0

2
 (3-23) 

となる。ここで*は共役複素数を意味し、上添え字 t は転置演算である。共役複素数をとって

転置を行う演算はエルミート共役と言われるので、文献[25][32]では 

 ee  Hne )(  (3-24) 

と書かれている。式(3-21)を式(3-24)に用いれば 

 WaaU)a(VU)(Va HHH)( ne  (3-25) 

但し、 

 U)(VU)(VW  H  (3-26) 

であり、これ W は共分散行列であり、その要素 mw は 

 





1

0

** )]()()][()([
N

n
mmm nunvnunvw   (3-27) 

である。一般にメモリ多項式関連の文献では、式(3-25)で与えられる誤差エネルギーを最小

にするように係数 ma を決定すると述べているが、決定法の詳細を示していない。式(3-25)の

U は ma を含んでおり、式(3-25)を ma で微分すると多次元の連立方程式が得られ、その解の

収束性には問題が生じる場合もある。この係数の決定には当然、何らかの繰り返し演算が必

要となる。 
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３.３ IMD 測定値によるアンプの非線形特性の決定方法 

３.３.１ IMD 測定法の問題点と既存の方法 

混変調歪（IMD）の測定によって非線形パラメータを抽出することは、メモリレスの非線

形歪を対象としていた時代から行われてきた[33]。それは非線形歪による隣接チャネルへの

干渉（ACLR）の推定にも適している。実際、ACLR の推定のために IMD を測ることの方が

多く、現在の測定系は IMD の振幅を測定するためには大変便利にできている。しかし、こ

れを非線形パラメータの抽出に利用しようとすると IMD の位相が必要になる。J. H. K. 

Vuolevi 他[34]はメモリ効果のモデル化のために位相を含めた IMD の測定を行った。文献

[33][34]の測定方法では IMD によって生じる上下の側帯波を 1 波ずつ打ち消す信号を加えて、

完全に打ち消されたときの位相と振幅から IMD の位相と振幅を決定している。Vuolevi 他の

方法は入力側にキャンセレーション信号を加えているが、J. S. Kenney 他[16]の方法はアン

プの出力側にキャンセレーション信号を加えている。後者の方法の方が直感的に理解しやす

いので、図３-9 にその測定系を示す。この図で、左上の Signal Generator は位相調整機能

があり、その出力は減衰器（attenuator）に接続されているので、位相と振幅を自由に変化

できる。従って、アンプで生じた IM3 と全く逆位相で同一振幅のキャンセレーション信号を

与えることができる。しかし、アンプに加える信号の一回毎に IM3 の位相と振幅を決定し、

スペクトル・アナライザで IM3 が消えることを確認しているので、毎回異なった操作誤差が

発生する。従って、次の節で紹介する方法に較べて誤差が多い。参考までに文献[16]による

IM3 の測定結果を図３-10 に示す。 

本論文では複素 IMD の測定を高野氏との共同研究として行った。高野氏の論文[35]の第 5

章では、バイアス・インピーダンスに起因するメモリ効果のモデルを提案し、そのモデルの

妥当性を検証するため、2 トーン信号の IMD の周波数依存性を測定して評価を行っている。

このときの複素 IMD の測定では、小信号 S-パラメータから推定した位相を用いて複素 IMD

の位相を近似する方法を用いた。これに対して本論文では、高野氏の複素 IMD 測定方法を

出発点として、より高精度に複素 IMD を推定可能な新たな手法を提案し、その効果を示す。

更に複素 IMD の推定により抽出したアンプモデルのパラメータを用いて、効果的なプリデ

ィストーションが可能なことを示し、その計算量削減の手法を提案する。 
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図３-9 位相を含めた IM3 の測定系（文献[16]） 

 

 

 

図３-10 IM3 の測定結果（文献[16]による） 
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３.３.２ 小信号 S パラメータの位相を利用した複素 IMD 測定の高精度化 

図３-11～図３-13 に高野氏との共同研究で用いた測定系を示す[36]。図３-11 に、DUT に

2 トーン信号を入力したときの複素エンベロープ（複素 IMD）を測定する系を示す。図３-11

において、SG1、SG2 は RF シグナルジェネレータ、HYB は電力合成器、D.C は方向性結

合器を示す。DUT は GaN デバイスを用いた 1 段のアンプで、その出力は広帯域波形観測装

置（横河電機製 VN7100）に入力される。VN7100 は、測定信号から得た複素ベースバンド

信号を 125 Msps（8 ns）サンプル、12 ビット精度で記録する。 

この測定系での問題点として、入力と出力が非同期な点がある。これは VN7100 の仕様に

より、外部の局部発信器の信号を使用できないためである。従って、VN7100 の局部発振器

は送信側とは独立に非同期で動作するため、正確な複素 IMD を測定することができない。

つまり、アンプ入力の複素エンベロープとアンプ出力の複素エンベロープは同期していない。

この非同期で失うものは何かというと、(1)２つのエンベロープ信号の間の遅延時間、及び、

(2)２つの複素エンベロープの位相差である。「２つも重要な物理量を失ってしまった」と考

えると何も良いアイデアは浮かばないが、「失ったものが２つしかない」と考えると「別の測

定でその２つの物理量を決定すればよい」という考え方に転換できる。そこで、エンベロー

プ信号をフーリエ展開して、入力側では２つの周波数成分とし、出力側では２つの入力周波

数と IMD 成分に分解したとき、失った２つの物理量は何処にどのように入るか考えてみる。 

調波成分に分けてみると、(2)の位相は全ての調波成分に共通に入ることが分かる。従って、

エンベロープ周波数ゼロの点でのアンプの入出力の位相差であることが分かる。一方、遅延

時間は位相の 1 次傾斜である（図３-14 参照）。従って、出力調波成分の位相差を素傾斜にあ

わせればよい。実験データは周波数差をパラメータとして取得したが、2 波の周波数間隔を

変えると遅延時間と位相が変化するため、各調波成分の実数部と虚数部を周波数間隔の関数

として図示した場合に、激しいジグザグが現れ、とても使い物にならないような印象を与え

た。しかし、2 波のデータを分析すると、1 つの周波数差に対するデータの出力調波の位相

はほぼ等間隔になっている。よって、図３-14 のように各調波の位相を 1 つの決まった直線

状に乗せれば、ばらつきの少ないデータが得られるのではないかと考えられる。図３-14 の

位相を表す直線は小信号 S-パラメータの位相に似ているので、これを利用しようと考えた。 

幸い IMD が基本波成分より 30dB 程度低いデータを初めに入手したので、基本波成分の

位相を強制的に小信号 S-パラメータに合わせてみた。このようにすると前述のジグザグは激

減し、滑らかな曲線が得られた。用いた S-パラメ－タを図３-15 に示す。 
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図３-11 複素 IMD 測定系のブロックダイアグラム 

 

 

図３-12 測定系の全体写真 

 

図３-13 DUT、及び電源配線ケーブル写真 
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図３-14 遅延時間と位相差 
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図３-15 DUT の小信号 S-パラメータの位相特性（実測値） 

 

小信号 S-パラメータの測定値は100MHz の範囲で示されているが、IMD の実験では入力 2

波の間隔は最大で 10MHz である。5 次の IMD を考えても25MHz であり、その範囲では

S-パラメータの周波数依存性はほとんど 1 次傾斜であり、一定の遅延時間を表している。こ

のアンプは金属ケースに入っており、入出力部に直線のストリップラインをもっている。従

って、 11S , 22S の傾斜の大半は直線ストリップラインを往復する時間と考えられるので、 11S , 

22S の位相の半分を 21S の位相から引き算すれば、アンプ内の位相変化を正しく与えるのでは



 32

ないかと考えられる。ここで、 

 )exp( ijijij jSS   (3-28) 

とする。つまり、 ijS の位相を ij とする。IMD に対する基準位相として、 

 )(
2

1
221121    (3-29) 

を用いる。図３-15 に示されている 21S の傾斜は 11S や 22S の傾斜より小さく、式(3-29)の  は

右肩上がりの傾斜となり、これは負の遅延に相当するような印象を与える。これは、増幅器

の入出力の整合回路はQの低い共振特性をもち、アンプの増幅帯域は共振周波数の近くの位

相の変化が通常と逆になる部分となっていることを示している。勿論、アンプに信号が入る

前に出力が出るはずは無いので、いわゆる”negative delay”はアンプでは起こらないと考えて

良い。測定値から式(3-29)の基準位相を求め、これから最小二乗近似によって次式の ,  を

求める。 

    (3-30) 

ここではエンベロープ周波数で、IMD の場合は 2 波の周波数間隔の半分である。ここで

得た が基準位相であり、  がアンプの遅延である。つまり、前に述べた「失った２つの

物理量」がこの と  である。アンプの出力エンベロープをフーリエ展開して得た調波成分

の位相に、この ,  をどう使うかを図３-16 に示す。図の実線は式(3-30)を示し、点線は２

の基本波の位相を結んだ直線を示す。出力エンベロープのフーリエ展開で得られた IMD の

位相を×印で示す。ここで点線の傾斜は正しくないが、IMD 調波の点線からのずれはアンプ

の AM-PM やメモリ効果をもつ非線形位相歪を正しく表している。従って、このずれは保存

したまま基準を点線から実線に移せば良い。以下、この操作を式で示す。フーリエ展開で得

られた IMD の調波を 

 2,1,0)exp( 121212  






 kjDC kkk  (3-31) 

とする。
1 が基本波で、 

   )(5.0 11  (3-32) 

 d  )(5.0 11  (3-33) 
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図３-16 位相の補正方法 

 

となるようにすれば良い。ここで、 d は 2 波の周波数差の半分に相当する角周波数である。

式(3-32), (3-33)から、位相誤差  と遅延誤差  が得られる。 

    )(5.0 11  (3-34) 

 


 





d2
11  (3-35) 

これを用いて、図３-16 のように変換するには式(3-31)の位相


 12k を次式で定義される位相


12k に置き換えればよい。 

  dkk k )12(1212  



   (3-36) 

この位相補正を行って得た IMD の振幅と位相を図３-17、図３-18 に示す。図では 1dB コン

プレッション・レベルより出力バックオフ 4.5dB で測定したデータを示す。またアンプは

GaN FET で、中心周波数は 2.14GHz である。 
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図３-17 測定された IMD の振幅 

ベースバンド周波数は、正が上側の側波帯を、負が下側の側波帯を表している． 
周波数の絶対値はエンベロープ周波数を示す. 搬送波周波数は 2.14GHz で、 

出力レベルはバックオフ 4.5dB（1dB コンプレッション点より）のときのデータ. 
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図３-18 測定された IMD の位相 

前セクションで述べた位相補正手段（式(3-36)による）を用いている. 
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３.３.３ アンプモデルと IMD 測定値のフィッティング 

第２章で述べた J. H. K. Vuolevi 他のメモリ効果を時間領域表示に都合の良いように図で

表すと図３-19 のようになる。 
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図３-19 メモリ効果を考慮したアンプモデル 

 

ここで )(F はドレイン側のバイアス・インピーダンスを表す。図の 2 乗及び 4 乗はドレイ

ン電流の含む gsv の 2 次及び 4 次の項を表し、最後の掛け算はドレイン電流の含む dsv の 2 次

の項の寄与である。この節では IMD の計算を行うので、図の入出力信号は連続時間 t で表さ

れている。また、メモリ効果は偶数次の非線形によって与えられているが、最後に )(tx が掛

け算されるので、その大きさは振幅の奇数次に比例する。図の AM-AM、AM-PM はメモリ

レス非線形を表わし、これは次式の )(1 ty で与えられる。 

 



2

0

2

121 )()()(
k

k

k txtxAty  (3-37) 

また、バイアス・インピーダンス )(F のインパルス応答を )(tf とすれば、偶数乗の項は 

 dssfstx
k

  )()(
2

 (3-38) 

これを考慮すれば、アンプ出力は 

   
 

 
2

0

2

1

2

2

2

12 )()()()()()(
k k

k

k

k

k dssfstxtxBtxtxAty  (3-39) 

ここで、入力信号を 2 周波数とすれば、 
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])(exp[])({exp[

)exp()cos(2)(

tjtja

tjtatx

cdcd

cd







 (3-40) 

ここで、 d は 2 波の差周波数の半分であり、エンベロープ周波数である。 c は 2 波の中心

周波数でアンプの増幅帯域の中心と一致させている。電気回路の記述法の慣例により、式

(3-40)の )exp( tj c を省略する。これを式(3-38)に用いれば 1k のとき 

 
)]2exp()2()2exp()2()0(2[

)(])(2cos1[2)()(

2

22

tjFtjFFa

dssfstadssfstx

dddd

d







   (3-41) 

となる。 2k の場合も同様に計算できて、 

 

)}4exp()4()4exp()4(

)]2exp()2()2exp()2([4)0(6{

)(])(4cos)(2cos43[2)()(

2

44

tjFtjF

tjFtjFFa

dssfststadssfstx

dddd

dddd

dd


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




 
 (3-42) 

バイアス・インピーダンスは周波数ゼロでは低インピーダンスになるように設計されている

ので、 0)0( F とする。これに )(tx を掛けるわけであるが、 

 
]})12(exp[])12(){exp[2(

)()2exp()2(

tktkkaF

txtkjkF

ddd

dd







 (3-43) 

となることに注意すべきである。つまり、IM5 には )4( dF  の項しか寄与しない。 

式(3-43)を考慮して、全ての調波成分を表わすと、 

 }])12(exp[ˆ])12(exp[ˆ{)(
2

0
1212







 

k
dkdk tkjCtkjCty   (3-44) 

但し、 

 5
45

3
2311 )]2(25[2)]2(3[ˆ aFBAaFBAaAC dd    (3-45a) 

 5
45

32
2233 )]4(5[)]2()4([ˆ aFBAaFaBBAC dd    (3-45b) 

 5
455 )]4([ˆ aFBAC d  (3-45c) 
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実験系のバイアス・インピーダンスを低周波で測定してみると、その共振周波数は 4.8MHz

であった。式(3-45a)~(3-45c)の )2( dF  の共振周波数は dω 2.4MHz に、 )4( dF  の共

振周波数は1.2MHz に現れるはずである。式(3-45b)は IM3 に2.4MHz 及び1.2MHz の共

振周波数があることを示している。図３-17 はそれを反映している。しかし、式(3-45c)から

は IM5 には1.2MHz の共振周波数しか現れないはずである。図３-17 には2.4MHz 及び

1.2MHz の共振周波数が現れており、それは図３-19 のモデルが実際のアンプの特性を正し

く記述していないことを示す。式(3-43)を考慮すると )2( dF  が IM5 に入ってくるためには

)3cos( td が掛け算されなければならない。それには最後の掛け算が )(tx のみではなく

)()(
2

txtx の項を含まなければならない。それを考慮して修正したモデルを図３-20 に示す。 

この修正されたモデルを用いれば式(3-45c)は 

 5
42255 )]4()2([ˆ aFBFCBAC dd    (3-46) 

となる。図３-17 は並列共振の特徴であるピークを現しているが、それは式で書くと、 
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










  (3-47) 
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図３-20 修正したアンプモデル 
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となり、実数部分は正負のに対して対称であり、虚数部は反対称となる。図３-17、図３-18

に示した IMD の実測値から実数部と虚数部を求めると IM3 は図３-21 のようになる。これ

らによりアンプの逆関数が計算できる。その詳細は第４章及び第５章に示す。 

これは上に述べたような対称、反対称の性質を示していない。それは実測の IM3 が位相回

転を含んでいるからである。そこで実測値

3C に位相回転を掛けて、 

 )exp()()( 33  jCE didi    (3-48) 

ここで、 di は IMD の測定値の i -番目のデータに対応するエンベロープ周波数である。測定

は 50kHz 間隔で5MHz から5MHz までの 200 点で行った。式(3-48)の を変化させて、こ

の 200 点のデータに対して実数部の対称性と虚数部の反対称性が最も良くなる の値を求め

た。その結果を図３-22 に示す。この状態で、式(3-47)の )(F を最適化した結果を図の点線

で示す。この図からフィッティングが非常にうまく行っていることが分かる。これで、共振

周波数とQが分かる。 L については L と 2B の積が分かる（式(3-45b)参照）。また、IMD の

エンベロープ周波数ゼロの付近の値を平均すれば 1A ， 3A ， 5A を求めることができる。IM5

に対するフィッティングを行えば式(3-45a), (3-45b), (3-46)のパラメータが決定できる。 
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図３-21 計算で求めた IM3 の実部と虚部 
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図３-22 IM3 の実験値と計算値の比較 
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第４章 IMD 測定の高精度化 

第３章の後半（３.３節）に小信号 S-パラメ－タの位相を利用した IMD 測定の高精度化を

説明し、それが J. Vuolevi 他のメモリ効果の説明に合わせて与えた時間領域モデルと良く対

応し、パラメータを最適化すれば計算値と実験値が良く一致することを示した。３.３.２節

で示した IMD の位相の測定値は、基本波の位相を小信号 S-パラメータの位相に一致させる

ことによって得られた。これにより測定精度が向上し、測定の労力も著しく少なくできた。

しかし、これは近似であり、IMD の振幅が基本波の振幅に較べて十分小さい場合にのみ正し

い結果を与えるわけである。アンプの出力レベルが 1dB コンプレッション・レベルに近づく

と、基本波の位相は小信号 S-パラメータの位相からずれるはずである。 

小信号 S-パラメータの位相はアンプの線形応答の位相を表すので、アンプの出力レベルが

高いときには、基本波から何らかの方法で線形成分を抽出して、その抽出された線形成分の

位相を小信号 S-パラメータの位相にあわせるべきである。ここで、３.３.３節で示した計算

値は基本波の含む非線形歪が IM3、IM5 と直接対応をもつことを明らかにしている。計算値

が実測値に良く一致するので、IMD の値が基本波に較べて小さければ、上に述べた基本波の

位相の線形応答からのずれも小さいはずである。ここで、「GaAs MESFET や GaN FET の

場合、出力バックオフが 1.5dB 程度になっても、IM3 は基本波より 20dB 程度低いレベルに

とどまる」ことを考慮すると、基本波の非線形歪は 10%程度であることが分かる。従って、

３.３.３節で示した計算値も 10%程度の誤差で得られる。基本波成分の実測値から、その歪

の計算値を引くことによって、得られた線形応答の推定値は 1%程度の誤差となる。何故な

らば、引き算する歪の計算値は基本波の 10%程度の大きさであり、それが 10%の誤差をもつ

とすれば、基本波から見れば 0.1×0.1 の誤差となるからである。このような予測に基づいて

以下に示す繰り返し計算による IMD 位相測定値の高精度化を試みた。 

 

４.１ 繰り返し計算による位相推定法 

既に述べたように、アンプの 2 周波数信号に対する出力の基本波の位相を小信号 S-パラメ

ータに合わせる。これを用いて、IMD の 1 次推定値が得られる。これとアンプのモデルから

計算した IMD をフィッティングして最適パラメータを抽出する。この最適パラメータを用

いて、基本波に含まれる非線形歪の推定値を計算し、基本波から引き算して、線形応答の 1

次推定値を求める。この 1 次推定値の位相は S-パラメータの位相とは異なった値になる。そ

れは歪を含む基本波の位相を S-パラメータの位相に合わせたからである。従って、線形応答

の 1 次推定値の位相のずれを打ち消すためには、基本波に逆のずれを与えれば良いわけであ

るが、位相誤差は )exp( j の形で入ってくるので、位相誤差に対して IMD は非線形応答を

する。従って、一回で打ち消すのは無理がある。そこで、減衰定数  を仮定して少しずつ、
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改善しなければならない。ここで、繰り返し計算が必要になる。繰り返し計算の手順を要約

すると以下のようになる。 

 

(1) 小信号 S-パラメータの位相を IMD の基本波の位相に一致させ、非線形成分の 1 次近似

解を与える。（これは前論文[36]と同じ） 

(2) IMD の基本波から非線形の 1 次近似を引き算して、線形成分の推定値の 1 次近似を求め

る。この線形成分と小信号 S-パラメータの位相差 )1( を求め、IMD の基本波の位相を

小信号 S-パラメータの位相から逆方向（ )1( ）にずらして非線形成分の 2 次近似を求

める。 

(3) 非線形の 2 次近似を用いて線形成分の推定値の 2 次近似を求める。これは、1 次近似の

場合より小信号 S-パラメータに近い位相をもつ。ここで再び位相差 )2( を求める。これ

を用いて、同様に非線形成分の 3 次近似を求める。 

(4) これを繰り返して、線形成分の推定値の位相が小信号 S-パラメータの位相と一致するま

で繰り返す。 

 

４.２ モデルの精密化 

上の手順を詳しく説明するため第３章より正確なモデルを用いる。それを図４-1 に示す。

この図のモデルは 11 次の非線形まで発生するが、9 次、11 次の項は無視することにする。 
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図４-1 パワーアンプのより正確なモデル 
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12




  (4-1) 

但し、 )(sf は前と同様にバイアス・インピーダンスのインパルス応答である。本モデルに基

づいたメモリ効果を含んだ IMD の数式表現の導出を付録の７.１節に説明する。７.１節の結

果より、アンプ出力は次式で与えられる。 

 ]})12(exp[ˆ])12(exp[ˆ{)( 12

3

0
12 tkjDtkjDty Dk

k
Dk   





  (4-2) 

係数 
12

ˆ
kD はメモリ効果と非メモリ効果による非線形歪成分の和で表される。 

 )(ˆˆ)(ˆ
121212 DkkDk MLD  



   (4-3) 

ここで 12
ˆ

kL はメモリレスの非線形歪による寄与、 )(ˆ
12 DkM 
 はメモリ効果による非線形歪の

寄与を表す。各係数は７.１節の式(7-9a)~(7-9d), (7-10)~(7-13)で与えられる。これより線形

応答の推定値として次式を得る。 
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 (4-4) 

リファレンス位相が正しい場合、式(4-4)は線形応答に一致する。以下に繰り返し演算により

推定位相誤差を低減する方法について述べる。 

 

４.３ 繰り返し演算の詳細 

位相の初期値は第３章に示したものと同じである。小信号 S-パラメータから得た式(3-30)

の ,  を用いて、式(3-34), (3-35)に示した  ,  を求め、位相の初期値
)1(
12


k を次式のよ

うに与える。 

  dkk k )12(12
)1(

12  



   (4-5) 

ここで

 12k はアンプ出力エンベロープの測定値から求めた値である。バイアス・インピー

ダンス )(F の関数形は、第３章の方法で IM3 の測定値の 2.4MHz のピークから決定する。

但し、この関数形は位相の値を更新する度に評価する。また、式(7-12a)~(7-12ℓ)に示した係

数 ijm は最小二乗近似で決定される。 
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(1) Phase 21

~  of complex 21

~
S  is used 

as reference for 
1

~
D . 

(2) Parameters 11m , 12m , 13m  are 

determined by fitting 
3

~
D , 

5

~
D , 

7

~
D . 

(3) Linear response is estimated by 

reducing 
1N  from 

1

~
D . Phase shift 

  of linear response form 21

~  is 

calculated. 

(4) New reference  21  is used for 


1

~
D . 

Steps from (2) to (4) are repeated until 

convergence is obtained. 

 

図４-2 繰り返し演算の手順 

 

この誤差除去のための繰り返し演算の手順を図４-2 にまとめる。ステップ(2)は式(7-10)によ

り測定した

12kD にフィッティングして得られる。これは次数毎に行う。次数 k 次の測定値と

フィッティング関数との二乗誤差 k は式(4-6)で与えられる。 
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 (4-6) 

ここで i は D のサンプル値、*は複素共役を表す。 k を最小とする kjm の値は、式(4-6)をパ

ラメータ ksm に関して偏微分して得た次の連立 1 次方程式 
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の解として与えられる。但し、
)(k

srp ， )(k
sq は 
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である。これを用いれば線形応答の 1 回目の推定値
)1(

1E が得られる。 
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ここでメモリレス非線形係数 12 kA は

3D 、


5D 、


7D の d がゼロに近い値の 10 点ほどを平

均して決定できる。また、
)1(

1D は測定値


1D の位相を式(4-5)の値に補正したものを意味する。

つまり、 

 )](exp[)()( 1
)1(

1  dDD jDD    (4-11) 

である。図４-2 で述べた繰り返し手順のステップ(3)の )2( を求める。線形応答の推定値の

位相を複素平面で示すと図４-3 のようになる。これは、式(4-9)で )1(
1N を引くことによって、

位相が変化するので
)2( が発生する。これは、図から、 

 ]}exp[)()(arg{ )1(
1

)1(
1

)1(
1

)2(    jND dd  (4-12) 
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図４-3 線形応答の評価値の位相 

 

そこで、
)1(

1D の位相を逆方向にずらしておけば、線形応答の位相が正しい値に近づくはずで

ある。そのことを考慮して 

 ]}exp[)()(arg{ )1(
1

)1(
1

)1(
1

)1(
1

)2(
1

   jND dd  (4-13) 

ここで  は４.１節で述べた減衰係数である。これで位相誤差を小さくすることができるが、

更に遅延時間の補正を考える必要がある。式(4-10)の与える関数は遅延時間を含んでいるの

で、ここで IMD の周波数を与えれば、補正項の遅延を含めて対応できる。つまり 

 ]}exp[])12[()(arg{ )1(
1

)1(
1

)1(
1

)1(
12

)2(
12





   jkND ddkk  (4-14) 

この位相を用いて


)2(

12kD を求め、式(4-6)~(4-10)を用いて基本波の非線形成分
)2(

1N を計算す

る。これを用いて式(4-13), (4-14)の 3 回目の位相補正値を求める。これを繰り返せば収束し、

入力レベルの高い場合にも適用できる IMD が得られる。 

 

４.４ 測定結果 

図４-4 に出力バックオフ 1.5dB の場合の、繰り返し演算による線形応答の評価値の位相

)(i が小信号 S-パラメータの位相に収束して行く様子を示す。この場合はバックオフが小さ

く動作レベルが高いので、最初は )2( dF  の共振周波数付近に大きな位相誤差があるが、繰

り返しにより減少することが分かる。図の点線は 1 回目の位相を示すが、これはエンベロー

プ周波数のゼロ点付近でも小信号 S-パラメータの位相と異なった値をもっている。これは
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AM-PM に相当しており、繰り返しの早い段階で、この誤差は除かれることが分かる。また、

同様の結果を、バックオフが 4.5 dB と 7.5 dB の場合についても評価したが、これらの場合、

初めの誤差が小さいので、10 回の繰り返しで誤差は完全に除かれる。 

図４-5 に線形応答の評価値（収束値）
)(

1E を実線で示し、基本波を一点鎖線で、理想の

線形出力 1aA （入力振幅と利得 21S の積）を点線で示す。基本波の周波数特性はアンプの出

力をフーリエ展開して得た値である。線形応答の評価値は、基本波から式(4-10)で与えられ

る非線形成分を除去することによって得られる。図にはバックオフ 1.5dB、4.5dB、及び 7.5dB

の 3 つの場合が示されている。図のエンベロープ周波数ゼロ付近の基本波と線形応答の評価

値の差は AM-AM 歪である。3 つのバックオフに対して、線形応答の評価値が理想的線形応

答に近い値をもつことが示されている。これは前節で述べた繰り返し演算の妥当性を示すと

考えられる。 

もう少し詳しく見ると、入力レベルが低い程、線形応答の評価値と理想出力が良く一致す

ることも分かる。バックオフ 1.5dB では )2( dF  の共振点（2.4MHz）付近のディップが若

干残っている。これは、図４-4 の 10 回繰り返しでも位相誤差がわずかに残っていることと

対応している。但し、バックオフ 1.5dB では、2 波の合成値はかなり飽和領域に入り込んで

おり、実際の使用状態を少し超えているのではないかと思われる。 

図４-6～図４-8は IMDの 3次～7次の振幅を示す。図４-6の IM3の場合、バックオフ 4.5dB 

では )2( dF  （2.4MHz）と )4( dF  （1.2MHz）のピークが現れているが、これは 5 次と

7 次の寄与なので、バックオフ 7.5dB で )4( dF  が見られない。これは、レベルが下がった

ため高次の歪が観測されなかったと考えられるが、バックオフ 1.5dB で 1.2MHz のピークが

非常に小さくなるのは、5 次と 7 次の寄与が相殺されたためと考えられる。 
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図４-4 繰り返し演算による位相誤差の低減 

位相の繰り返し補正により、線形応答の評価値の位相が 

小信号 S-パラメータの位相に近づく様子を示す. 
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図４-5 線形応答の評価値と基本波の比較 

実線は線形応答振幅の評価値を示し、一点差線はアンプ出力のフーリエ展開で 

得られた基本波の振幅を示す. 点線は入力信号と線形利得の積を示す. 
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図４-6 3 次 IMD の振幅の周波数特性 

振幅(dB)の基準は図４-5～図４-8 で共通である. 
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図４-7 5 次 IMD の振幅の周波数特性 
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図４-8 7 次 IMD の振幅の周波数特性 

 

図４-7 の IM5 ではバックオフ 1.5dB で 1.2MHz のピークが現れている。式(7-12h)は IM3

と IM5 の )4( dF  の係数が同じであることを示している。これは矛盾とも考えられるが、

バックオフ 1.5dB の場合 IM3 と IM5 は 15~16dB のレベル差が有るので、IM3 ではほとん

ど見えなかったものが IM5 では見えているとも考えられる。また、バックオフ 7.5dB の IM5

は図４-7 に示されているように雑音の影響を受けており、測定限界に近いことが分かる。こ

の測定系の限界が60dB 程度であると考えられる。図４-8 の IM7 ではバックオフ 4.5dB が

ほぼそのレベルとなっている。但し、図４-8 のバックオフ 4.5dB のデータはエンベロープ周

波数に対する IM7 の変動が小さくなっているようにも見ることができる。この図から、メモ

リ効果をもつ非線形は 5 次までを考慮すれば良いのではないかと考えられる。 

これらの図で実線は実測値、破線は計算値を表しており、全ての図において良い一致を得

ていると考えられる。この一致により、推定したモデルは妥当であり、測定も正確であるこ

とが確認できたと言える。また、IM3 ではバックオフが 4.5 dB と 7.5 dB の場合の振幅値の

差はエンベロープ周波数 0 近傍で約 9 dB を示しており、これは IM3 が 3 次の非線形歪によ

って与えられていることを意味する。 
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図４-9 3 次 IMD の位相の周波数特性 
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図４-10 5 次 IMD の位相の周波数特性 
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図４-11 7 次 IMD の位相の周波数特性 

 

図４-9～図４-11 に位相の周波数特性を示す。全ての出力レベルにおいて、測定値と計算

値は良く一致している。これは、前節で述べた繰り返し演算による位相誤差の低減方法が有

効であることを示している。 

ここまでで、提案した繰り返し推定方法の有効性を確認した。高野氏との共同研究の論文

[34]では IMD の基本調波成分の位相を小信号 S-パラメータの位相と一致させていたが、これ

は線形成分が非線形成分に比べて十分大きい場合に良い精度を与える近似である。本論文で

はこの近似を改善するために繰り返し計算を行って精度の改善を図った。この繰り返し計算

では、線形項の推定値を与え、その位相を小信号 S-パラメータの位相と一致させる。 

この繰り返し計算の妥当性は、位相の収束と線形項の推定値の振幅が入力信号と線形利得

の積に一致することで確認できる。詳しく言えば、IMD の基本波成分はメモリ効果による非

線形周波数特性の影響を受けて、振幅がエンベロープ周波数によって変動している。また、

AM-AM による利得低下も含まれている。線形項の推定値ではこれらが繰り返し計算によっ

て減少し、10 回程度で位相、振幅ともに 21S と入力信号の積に一致することを確認した。 
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４.５ プリディストータによる非線形歪の改善 

前節で述べたように IMD の測定値とモデルによる計算値が良く一致したことは、モデル

のパラメータを最適化する過程でアンプの非線形パラメータの正確な値が抽出されたことを

意味し、そのパラメータを用いてプリディストータを与えれば実際のアンプの IMD を抑圧

できるはずである。この節ではこのことを確認するための検討を行う。そこで、図４-12 の

ようにアンプの前段にプリディストータを加えた構成を考える。 

 

PD PAx(t)

z(t)

y(t)PD PAx(t)

z(t)

y(t)

 

図４-12 プリディストーションの基本構成 

 

ここで、動作レベルをバックオフ 4.5dB 程度と考える。図４-8、図４-11 から IM7 のメモ

リ効果はかなり小さいことが分かる。従って、アンプをこのレベル以下で動作させる場合、

メモリ効果をもつ非線形は 5 次まで、メモリレス非線形は 7 次までと考えて良い。IM7 は基

本波より 60dB 程度低いので、プリディストータは 5 次の非線形歪 IM5 まで除けばよいと考

えられる。よって、5 次のプリディストータとする。 

 

 

図４-13 アンプ線形利得の周波数特性 
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メモリ効果が顕著に現れるのは d が 2.5MHz までである。それに対応する IM5 の周波数

範囲は12.5MHz である。アンプの線形利得がこの範囲で一定であればプリディストータの

設計が容易になる[38]。 

図４-13 に小信号 S-パラメータの 21S 、つまり線形利得の周波数特性を示す。図の 21S の

変動が100MHz で 1dB 程度であり、12.5MHz 帯域での変動はほとんど無いと考えられる。

ここでプリディストータの出力 )(tz を 

 )()()( tutxtz   (4-15) 

とする。ここで、図４-5 の線形項の評価値と図４-6 の IM3 振幅を比較すると、バックオフ

4.5dB では 30dB 程度のレベル差がある。この )(tz を入力すると、アンプの線形項は )(tx と

)(tu の寄与の和を出力する。ここで、線形利得の周波数特性が無視できれば、入力の定数倍

が出力される。 

 )()()( tGutGxtyL   (4-16) 

ここで、G はアンプの利得で定数である。ここで、 )(tu が IM3 を打ち消す条件を考えると、

式(4-16)の )(tGu が入力 )(tx に対してアンプが発生する非線形歪と相殺することである。従

って )(tu の大きさは )(tx に較べて 30dB 程度低くなる。また、この場合 )(tu は )(tx の 3 次の

非線形項として与えられる。式(4-15)の )(tz がアンプに入力された場合、アンプの 3 次の非

線形項の寄与は 

 ][],[],[][)( 393735333 uwuxwuxwxwty   (4-17) 

ここで ][33 xw ， ],[35 uxw 等は汎関数である。アンプの 3 次歪は積分を含むが、その被積分関

数を考慮すれば 3 つの要素の掛け算でできている。その 3 つとも x の場合を 33w とし、2 つ

が x で、残りの 1 つがu の場合を 35w とした。更に 37w は 1 つが x で 2 つがu の場合であり、

39w は 3 つの要素全てがu の場合である。u が 3 次の場合、アンプの 3 次の項は 3 次、5 次、

7 次、9 次の非線形歪を発生するが、次数が高くなる毎に 30dB 程度レベルが下がる。 

従って、低次の歪を打ち消すことによって、高次の歪が発生しても、全体として非線形歪

は小さくなるはずである。ここで 5 次の非線形まで補償することを考えれば、7 次以上の非

線形は無視してよい。アンプの 3 次と 5 次の項を考慮すると、式(4-17)は 

 ][],[][)( 553533 xwuxwxwtyN   (4-18) 

但し、 )(tyN はアンプ出力の非線形項の寄与である。この式は非線形歪の次数を 5 次で打ち

切った場合を示し、 ][55 xw は 5 次の項の寄与を示す。 ][55 xw は 5 個の要素の積で与えられる
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が、その全てが x である場合に 5 次の非線形となり、１つでもu が入ると 7 次以上の非線形

歪となる。アンプ出力は式(4-16)と式(4-18)の和となり、 

 ][],[][)()()( 553533 xwuxwxwtGutGxty   (4-19) 

ここで、3 次の非線形を相殺する条件は 

 
G

xw
tuorxwtGu

][
)(0][)( 33

3333   (4-20) 

更に、5 次の非線形まで補償するためには、上の 3u に 5u を加えて 

 )()()()( 53 tututxtz   (4-21) 

とする。ここで、 5u は 3 次以下の非線形項を発生しないので、式(4-20)の 3u がそのまま使え

る。更に式(4-19)の ],[35 uxw は 

 ],[],[],[ 5353355335 uxwuxwuuxw   (4-22) 

となるが、右辺第 2 項は 7 次の非線形となるので無視できる。従って、 

 
G

xwuxw
tuxwuxwtGu

][],[
)(or0][],[)( 5535

555355


  (4-23) 

これを付録７.１節の式(7-2), (7-3)の表現を用いて、具体的に表せば、 
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但し、 
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ここで得たプリディストーション信号を４.１節～４.４節で測定したアンプに適用して IMD

の抑圧効果を確認する。図４-14 と図４-15 は、それぞれ IM3 と IM5 のプリディストータに

よる改善結果を示す。これはバックオフ 4.5dB の場合である。ここで、3 次の歪補償は )(tz

を 

 )()()( 3 tutxtz   (4-27) 

とした場合であり、5 次の歪補償は式(4-21)で与えられる )(tz を用いた場合である。図４-14

に示す IM3 の抑圧の評価において、3 次のプリディストーションによる改善効果が小さいの

は、入力レベルが比較的高く 5 次の非線形の寄与が大きいことと、3 次の歪補償によって生

じた 5 次歪 35w の影響がかなりあるからである。これを含めて、5 次歪を補償すると大幅な

改善が起こるのは、そのことを裏付けている。 

図４-15の IM5の抑圧において、3次の歪補償で IM5がむしろ悪くなっていることは 35w の

発生する IM5 の影響である。これは導出の過程で予想できたことである。これらの図から、

3 次の歪補償では実際のアンプの ACLR の改善に不十分であり、歪補償は 5 次まで必要であ

ることが分かる。 
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図４-14 PD の有無による PA 利得特性の変化 
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図４-15 PD の有無による PA 出力位相の変化 
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第５章 OFDM 信号に対するアンプの非線形歪補償 

これまでの検討で、メモリ効果を発生するメカニズムが明らかになり、メモリ効果をもつ

アンプの非線形的振る舞いを説明するために必要なパラメータが IMD の測定値から抽出で

きることが明らかになった。更にそのパラメータを用いて設計したプリディストータが IMD

の抑圧に有効であることも分かった。これを第４世代の移動通信システムに適用するために

残された問題は少なくとも二つある。一つはプリディストータに必要とされるディジタル信

号処理の計算量削減であり、もう一つは計算機シミュレーションでその動作を確認すること

である。この計算機シミュレーションでは非線形歪による (1) 隣接チャネル干渉（ACLR）

と (2)誤り率の劣化（EVM）の評価を行う。 

ここで一つの問題が生じる。第４世代の移動通信システムでは数百以上のサブキャリアを

もつ OFDM 信号を用いることになっているが、キャリア数はまだ確定していない。そこで

キャリア数を幾つにすべきかの指針を与える必要がある。OFDM 信号の瞬時値の累積分布を

求めると、キャリア数の増加と共にガウス分布に近づくことが中心極限定理から予想される

[39]。更にガウシアンと見做せる範囲のキャリア数になると、その確率的性質が分散と相関

のみで決まってしまう。また、キャリア数が多いほど計算機シミュレーションの計算量が多

くなり、結果を得るのに時間がかかる。従って、実際のキャリア数ではなく、ガウス変数と

見做せる最小のキャリア数でシミュレーショを行った方が賢明である。そのためには累積分

布を正確に評価する必要がある。累積分布の解析は特性関数法で行うことができる。 

本章では、５.１節～５.３節でプリディストータの計算量削減方法について説明し、５.４

節で提案する計算量削減アルゴリズムの効果を DSP に実装した場合の動作電力で見積もる。

５.５節でキャリア数と累積分布の関係の正確な評価方法と必要最小限のキャリア数を示し、

５.６節で計算機シミュレーションによってプリディストータによるACLRとEVMの改善効

果を評価する。５.７節ではプリディトーションによるアンプの電力効率の改善効果について

考察する。最後に５.８節でメモリ効果を補償する従来型のプリディストータとの補償性能、

構成の複雑さの比較について論じる。 

 

５.１ メモリ効果の時間範囲の評価 

第４章で与えたプリディストータではメモリ効果をもつ非線形は 5 次までとし、メモリレ

ス非線形は 7 次までとした。つまり、図４-1 より単純化したモデルを用いていたわけである。

これを図５-1 に示す。図の AM-AM、AM-PM は 7 次までの非線形を含み、その下の部分は

5 次までとして、7 次の項は無視すると約束する。つまりアンプ出力を 
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と仮定する。ここで、 )(sf はバイアス・インピーダンスのインパルス応答である。実測した

IMD から決定した )(sf を図５-2 に示す。この章では OFDM 信号の増幅を考慮するので、

式(5-1)の表示も離散時刻とする。ここでサンプリング間隔を見積もっておく。OFDM の信号

帯域を 40MHz とし、400 キャリアを仮定するとデータ長は 1s となり、4 倍オーバーサン

プリングとすれば、データに 1600 点のサンプリング点が対応し t 1/1600 [s] = 0.625 [s]

となる。図５-2 の 0~0.4 s の間に 640 のサンプリング点があることになる。式(5-1)の n番

目のサンプリング点の時刻 t を省略して nと書くと、アンプ出力 )(ny は 
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となる。ここでQは 640 程度の値となる。また、プリディストータは式(5-2)より複雑になり、

歪補償信号を計算するためには数千回の乗算と加算が必要になる。それを、５.２節で述べる

アルゴリズムにより、17 回の乗算と 13 回の加算で行えるようにする。これが前に述べた 
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図５-1 簡略化したアンプモデル 
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図５-2 バイアス・インピーダンスのインパルス応答 

 

プリディストータ演算量の削減である。また、第４章で示したように PD の出力信号を )(nz

として離散時間で表すと 

 )()()()( 53 nununxnz   (5-3) 

と仮定できる。ここで )(3 nu , )(5 nu はそれぞれ 3 次、5 次の補償信号を表す。付録の７.２節

に )(3 nu , )(5 nu の導出、及びこれらの補償信号を更新するために必要なパラメータの決定に

ついて説明する。付録７.２節の結果より、 )(nz は以下のように与えられる。 
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 (5-7) 

ここで )(2 nV k , )(22 nP は次式で与えられる。 
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q
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これで、補償信号を更新するために必要なパラメータが示された。 )(2 nV が得られれば、

)(2 nU が決定でき、更に )(4 nV と )(22 nP が得られれば、 )(4 nU が得られる。従って、 )(2 nV 、

及び )(22 nP を更新するアルゴリズムが与えられれば、補償信号が更新できるわけである。こ

の更新を与えるためにはインパルス応答 )(qf の性質を明らかにしなければならない。 

バイアス・インピーダンスは RLC の並列共振回路で与えられることが、第３章、第４章

の IMD の実測から明らかになった。その周波数特性 )(F は  
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で与えられる。共振周波数 0 とQ値を用いれば次式のようになる。 
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式(5-11)の分母は 2 次式であるので )(F は互いに共役複素数となる 2 つのポールをもつ。 

ここで、時刻をサンプリングしたので t を で表すと、2 つのポールは 

 *  jj  (5-12) 

となる。但し、 
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ここで、 sF はサンプリング周波数で、 

 
t
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1
 (5-14) 
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図５-3 インパルス応答を求めるための閉路積分 

 

この 2 つのポールを用いると式(5-11)のバイアス・インピーダンスは部分分数分解されて、 
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となる。ここで は 
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である。インパルス応答は式(5-15)のフーリエ逆変換で与えられる。 sFt /  である

ことを考慮して 
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積分変数 を js  に変換して 
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ここで、被積分関数の指数関数部分が発散しないためには、時刻 nが正の場合は図５-3 の実

線の閉路に沿って積分を行わなければならない。また、負の時刻 nに対しては点線の閉路を

取らなければならない。留数定理により、インパルス応答 )(nf は 
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nfor

nfornfnf
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但し、 )(1 nf は 

 )exp()(1 nFnf s   (5-20) 

である。式(5-19)に示したように )(nf が )(1 nf とその共役複素数で表されているので、 )(nf

は実数となる。 

 

５.２ ディジタル信号処理を簡単にするためのアルゴリズム 

前節で述べたパラメータの更新を効率的に行うことは大変重要である。この更新に多くの

計算量が必要になると歪補償のためのディジタル信号処理に要求される消費電力が無視でき

なくなりアンプの効率を実質的に悪くする。更に、前節の最後に示したインパルス応答は、

図５-2 に示したように 640 個程度のサンプリング点にわたっており、式(5-8), (5-9)に示した

kV2 や 22P のの範囲も 640 程度必要である。このような長いインパルス応答に対応する方法

として、C. Rey 他[17]の示した方法がある。これは無限長のインパルス応答（IIR）を少ない

計算で評価する方法である。その原理はその周波数特性が 1 次遅延で与えられるフィルタの

応答の評価方法として説明できる。ディジタル信号処理でよく用いられる z 変換を用いる。 

 10
1

1
)(

1



  a

az
zH ここで  (5-21) 

但し、 

 )exp( tjz    (5-22) 

である。つまり、 z はサンプリング間隔 1 つ分の遅延時間を示す。式(5-21)の右辺は Taylor

展開により、 

 ......1)( 221   nn zazaazzH  (5-23) 

となる（式(5-23)の右辺は等比級数であり、その和は式(5-21)である）。 フィルタの入力を

)(X 、出力を )(Y とすれば、 
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これを時間応答に直せば 
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となり、無限長のインパルス応答に対する和として出力が与えられる。しかし、見方を変え

て、式(5-21)の分母を式(5-24)に掛ければ、 

 )()()1( 1  XYaz    (5-26) 

これをフーリエ逆変換すれば、 

 )()1()( nxnayny   (5-27) 

となり、現在の出力 )(ny が１つ前のサンプリング点の出力と現在の入力から得られる。この

考え方を利用して、C. Rey 他は 1 次の遅延をもつメモリ効果に対して有効な方法を示した。

ここでは、この考え方が 2 次の遅延をもつ場合に拡張できることを示す。2 次の遅延をもつ

場合、伝送関数が 2 つの互いに共役複素数の 2 つのポールをもち、インパルス応答は式(5-19)

のように共役複素数の応答の和で表せる。その複素数の応答は複素数の公比をもつ等比級数

と見做せる。つまり IIR の説明で用いた公比 aが複素数である場合に相当する。そこで、2

つの応答の 1 つずつに対して、式(5-8)で定義される kV2 を求めてみる。ここで、 kV2 を 1f と
*

1f

の寄与に分ける。 
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)2(
2kV は

)1(
2kV の共役複素数であるから一方を計算すれば、他方はその共役複素数となるので計

算しなくても値を決定できる。そこで
)1(

2kV のみを計算する。式(5-20)を用いると、 
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ここで、時刻 1n に対する応答は 
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最新の入力信号 )1( nx は 0q の項として加算されるので、この項だけ分離して次式を得る。 
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ここで、改行後のでは引数 qを 1q に置き換えている。更に 

 )exp()exp()]1(exp[ qFFqF sss    (5-32) 

であるから、式(5-31)は 
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2 nVnxnV kk    (5-33) 

となる。但し、は 

 )exp( sF  (5-34) 

である。ここで、式(5-33)は最新の入力信号と 1 つ前の出力信号を用いて、最新の出力信号

を与えている。これは前節の 1 次遅延の場合の文献[17]に示されている式と同じである（式

(5-27)参照）。 

また、既に述べたように
)1(

2kV と
)2(

2kV は互いに共役複素数である。実際の出力には
)1(

2kV と
)2(

2kV

の和を用いるので、実数部分のみを用いることになる。但し、逐次的に
)1(

2kV を求めるために

は、複素数として扱わなければならない。 

次に )(22 nP の逐次計算法を述べる。式(5-9)に示した )(22 nP は実数であり、共役複素数の和

で表せる。 

 )()()( )2(
22

)1(
2222 nPnPnP   (5-35) 

但し、 
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である。ここで、 )(22 nP も共役複素数の和であるから、 )()1(
22 nP のみを求めれば良い。前と同

様に、 
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と書き直し、 )1()1(
22 nP を計算する。 
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ここで再び、 0q の項と残りの部分を分けて書き、後者の qを 1q として、 
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右辺第 2 項が )()1(
22 nP で表せるので、 

 )()1()1()1( )1(
222

2)1(
22 nPnVnxnP    (5-40) 

これで、数百にわたるを 2 つのサンプリング点のみの情報を用いて計算する方法が得られ

た。これは演算量としては 1Q の場合に相当するので、メモリの深さ= 1の場合に等しいが、

PD の特性としては無限大のメモリの深さを考慮していると考えられる。 

ここで示した逐次計算法を用いて、プリディストータの補償信号を更新する手順を整理し

て必要な計算量を最小化し、次の節でメモリ多項式を用いた場合の計算量と比較する。 
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５.３ 計算量の比較 

前節で 2V , 4V 及び 22P を逐次的に計算する方法を説明した。プリディストータの与える補

償信号 )(nz を、これらのパラメータと )(nx を用いて与えればよい。それに必要な計算量を明

らかにするために式(5-5)~(5-7)を整理する。先ず、式(5-7)の )(2 nU を式(5-5)を用いて、
2

)(nx , 

)(2 nV で表す。ここで )(2 nV が実数であることを考慮して、 
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式(5-41)を式(5-6)に代入し、 
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但し、 
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同様に )(2 nU の係数も整理して、 
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 )()()( 221

2

212 nVgnxgnU   (5-44) 

とする。但し、 
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A
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これらの ijg の値を計算し記憶しておくものとする。式(5-33)より、 )(2 nV k の更新に、乗算 2

回と加算 1 回が必要である。また、 )1(2 nV k は共役複素数の和で与えられ、これは式(5-33)

で得た )1()1(
2 nV k 次数部分の 2 倍であるが、2 を掛けずに同じ値を加算で求めれば、乗算 2

回と加算 2 回となる。従って、 )1(2 nV と )1(4 nV で合計乗算 4 回、加算 4 回となる。また、

式(5-40)で )(22 nP を更新する場合、 )(4 nU , )(2 nU の更新に必要な
2

)1( nx の計算を行うの

で、これを一時記憶領域に入れるものとする。この掛け算を含めて )1(22 nP は乗算を合計 4

回と加算を 2 回必要とする。更に式(5-44)で )1(2 nU を計算するために、乗算 2 回と加算 1

回が必要である。式(5-42)で )1(4 nU を計算するためには
4

)1( nx が必要になるが、記憶し

ておいた
2

)1( nx を用いて 1 回の乗算で求める。また、式(5-42)の右辺のカッコ内を先に計

算すれば、ここで乗算 2 回、加算 1 回を必要とし、その他の部分で乗算 3 回、加算 3 回を必

要とする。最後に補償信号 )1( nz を式(5-4)で計算するのに乗算 1 回、加算 2 回を必要とす

る。以上を合計すると、乗算は 17 回、加算は 13 回である。 

以上の計算量を最近のメモリ多項式の論文[43][44]に記載してある場合と比較する。第２章

の式(2-4)に示したメモリ多項式を計算する場合、 k に対する和と qに対する和の順番を逆に

して、 
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とすれば、乗算は 1 つの qに対して K 回で済む、また、加算は 1K 回である。従って、合

計 KQ  )1( 回の乗算と )1()1(  KQ の加算が必要になる。文献[43]では k は奇数次のみと

なるので、7 次まで用いているが、 4K とした。但し、この場合
2

)( qnx  を計算しなけれ

ばならないので、乗算は )1()14(  Q となる。 これらの文献の場合との比較を表５-1 に示

す。
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表５-1 計算量の比較 

4054K=9, Q=5

2440K=4, Q=7

1317
This paper

(K=4, Q=)

AdditionMultiplication

4054K=9, Q=5

2440K=4, Q=7

1317
This paper

(K=4, Q=)

AdditionMultiplication

 

 

５.４ 動作電力の比較 

前節で得られた計算量からプリディストーション演算に必要な動作電力について考察する。

プリディストーション演算を DSP に実装した場合の動作電力について、ここでは最新の低

消費電力 DSP として Texas Instruments 社の TMS320C54x, TMS320C55x の仕様[45]をも

とに検討を行う。 

表５-2 に DSP コアの 1 MIPS 当たりの消費電力を示す。MIPS は Mega Instruction Per 

Sec の単位で、1 秒間に
610 回の命令を実行する演算量である。 

表５-2 より DSP コアの消費電力は TMS320C54x の場合 0.32 mW/MIPS、TMS320C55x

の場合 0.05 mW/MIPS で与えられる。 

次に表５-1 の演算回数からプリディストータに必要な演算量を推定する。信号帯域 B の

OFDM 信号を 4 倍オーバーサンプルで処理した場合の演算量は、実数の積和演算の回数を N

とした場合、 NB4 で与えられる。表５-1 の乗算回数、加算回数はそれぞれ複素演算なの

で、乗算は 4 回、加算は 2 回の実数演算として数える。以上の前提により算出した 本論文

の方法による場合の動作電力と、メモリ多項式（文献[43][44]）による場合の動作電力の比較

を表５-3 に示す。ここで 10B MHz とした。 

表５-3 より、本論文の計算量削減の手法を用いることで、 4K , 7Q のメモリ多項式

に比較して 56%の削減（ 56.05.2/1.11  ）、 9K , 5Q のメモリ多項式に比較して 69%

の削減（ 69.06.3/1.11  ）が可能なことが分かる。これは TMS320C54x の場合で 1.4W～

2.5W の電力削減に相当する。低消費電力化を更に進めた最新の DSP である TMS320C55x

の場合でも、0.23W～0.4W の電力削減に相当する。第３世代の W-CDMA 携帯端末の無線送

信出力が 0.25W、第 3.9 世代の LTE 方式で 0.25W、WiMAX 方式で 0.2W 程度であることか

ら考えて、0.23W～0.4W の電力削減は端末全体の消費電力低減に大きな効果があることが

期待できる。 
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表５-2 TI 社 DSP の消費電力 

0.050.32
コア消費電力

mW/MIPS

TMS320C55xTMS320C54x

0.050.32
コア消費電力

mW/MIPS

TMS320C55xTMS320C54x

 

 

表５-3 プリディストーション演算に要する動作電力 
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0.191.1
This paper
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TMS320C55xTMS320C54x
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This paper

(K=4, Q=)
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(W)

 

（帯域 10B MHz の OFDM 信号、4 倍オーバーサンプル処理） 

 

 

５.５ OFDM 信号の確率的性質 

OFDM 等のマルチキャリア信号に対するアンプ応答を評価する場合、サブキャリア数が多

いほど計算時間が長くなる。一方、サブキャリア数がある程度多くなると、その振幅累積分

布はガウス分布に近づく。この場合 OFDM 信号の確率的性質が分散と相関で決定されるよ

うになるので、例えばスペクトルを計算機シミュレーションする場合、一次変調方式が QPSK

でも 16QAM でも、平均電力を同じにすれば同じ結果を得る。更にガウス分布に十分近くな

れば、スペクトルがサブキャリア数に無関係となる。従って、サブキャリア数の多い OFDM

信号のスペクトルを計算機シミュレーションで評価する場合、OFDM 信号の振幅累積分布が

ガウス分布に十分近くなる範囲内で最小のサブキャリア数を選ぶと効率的である。このため

には OFDM 信号の累積分布を正確に評価する方法を用いて、累積分布のサブキャリア数依

存性を求める必要がある。 

この累積分布を厳密に求める方法として特性関数法がある。付録の７.３節に特性関数法を
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用いた OFDM 信号の累積分布関数の導出について説明する。７.３節の式(7-46), (7-47)より、

OFDM 信号の累積分布関数を )(XQ とすると 
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但し、積分点数 M は 
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で与えられる。また、ガウス分布では 
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であり、累積分布関数 )(XQG は 
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である。以下、式(5-47)で累積分布関数 )(XQ をサブキャリア数 N をパラメータとして計算

し、ガウス分布の場合の累積分布関数 )(XQG と比較する。 

図５-4 に一次変調を QPSK とした場合の累積分布関数を示す。サブキャリア数 50、100、

400 の場合とガウス分布の )(XQG を比較すると、サブキャリア数が 50、100 の場合はガウ

ス分布からのずれが無視できないが、 400N では、このずれはほとんど無くなる。 

図５-5 は一次変調を 16QAM とした場合の OFDM の累積分布関数である。二つの図を比

較すると同一のサブキャリア数では 16QAM の場合の方がガウス分布に近いことが分かる。

これは1つのデータに対する値が16QAMではQPSKの2倍となるためと考えられる。また、

いずれの図もサブキャリア数が 400 の場合、十分にガウス分布に近づいていることを示して

いる。これは、N の値を更に大きくしても計算機シミュレーションの結果は同一となること

を意味する。従って、以後の計算機シミュレーションでは OFDM 信号のサブキャリア数を

400 とする。 
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図５-4 OFDM 信号の累積分布関数（一次変調 QPSK） 
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図５-5 OFDM 信号の累積分布関数（一次変調 16QAM） 
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５.６ プリディストータによる OFDM 信号の ACLR と EVM の改善 

本節では計算機シミュレーションによってプリディストータの改善効果を確認する。初め

に、ACLR 評価のためのスペクトル計算のシミュレーションの手順を説明する。(1)一様乱数

によって、各サブキャリアの I -, Q -チャネルのデータを発生する。(2)これらのデータをサ

ブキャリアで変調する。この変調は IFFT を用いて行う。(3)プリディストータの補償信号を

与えるため必要なパラメータを更新する。(4)この補償信号をアンプに加えたときの出力

)(ny を逐次更新で与える。(5)アンプ出力を FFT に入力してパワー・スペクトルを求める。 

この手順を図５-6 に流れ図として示す。 

 

 

 

 

Print out the resultant )(P  

(5) Fourier transform )(F  of )(ty  and addition of 
2

)(F  to )(P  to 

(4) Iterative updating kV2 , and calculation of )(ty  

(3) Iterative updating kv2  and 31K , and calculation of )(tz  

(2) Calculation of baseband OFDM signal )(tx  by using IFFT 

(1) Generation of data for I- and Q-channel by using uniform random number 

estimate its average 

 

 

図５-6 出力スペクトラムの評価手順 



 73

この計算機シミュレーションによって求めたパワー・スペクトルを図５-7～図５-9 に示す。

図５-7 では 1dB 利得抑圧出力レベルからの出力バックオフ（OBO）が 13.5dB の場合のスペ

クトルを示す。５.５節の検討結果を考慮してサブキャリア数は 400 とした。この場合 OFDM

信号の累積分布は十分にガウス分布に近いので、一次変調が 16QAM でも QPSK でも同じ結

果となった。グラフは 16QAM の場合のみを示す。入力信号のスペクトルとプリディストー

タ無しの場合のアンプ出力スペクトル、及び 3 次、5 次のプリディストータ（PD）を用いた

場合のスペクトルを示す。図５-7 から、3 次の PD の場合、3 次歪に相当する B5.1 の範囲

では 10dB 以上の改善効果があるが、それより外側の周波数範囲では 3 次を相殺する補償信

号が 5 次歪 24w ( 35w )を発生するため、PD 無しより若干悪くなる。5 次の PD では図示した

B2 の帯域全体で十分な改善がなされていることが分かる。尚、上の説明で用いた B は

OFDM 信号の帯域であり、本シミュレーションでは 10B MHz とした。図より、入力信号

のサイド・ローブが十分に抑えられていることが分かる。これは各データの両端に施したラ

ンプアップ、ランプダウンのタイムドメイン・ウィンドウによる効果であり、このウィンド

ウにより次のデータとの遷移が滑らかになっている。このデータ端の処理は両側でデータ長

の 5%である。 

図５-8 に OBO = 10.5 dB の場合を示す。図５-7 と同様に 3 次 PD による改善は B5.1 の

範囲のみであり、またこの範囲の改善量も図５-7 に較べるとずっと少なくなっている。これ

も 5 次歪 24w ( 35w )のためである。5 次 PD の改善効果は図５-7 より少し小さくなるが、図５-8

の全範囲で改善効果が得られている。 
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図５-7 OFDM 信号の出力スペクトラム（OBO = 13.5 dB） 
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図５-8 OFDM 信号の出力スペクトラム（OBO = 10.5 dB） 
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図５-9 OFDM 信号の出力スペクトラム（OBO = 7.5 dB） 
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表５-4 プリディストータによる ACLR 値の改善 

-52.5-66.2-75.15th order PD

-39.8-51.8-63.83rd order PD

-42.6-48.5-54.2Without PD

7.5 dB10.5 dB13.5 dB

Output back-off

-52.5-66.2-75.15th order PD

-39.8-51.8-63.83rd order PD

-42.6-48.5-54.2Without PD

7.5 dB10.5 dB13.5 dB

Output back-off

(dB)

 
 

 

図５-9 は OBO = 7.5 dB の場合である。3 次の PD では全範囲で 3 次歪に対する改善効果

よりも、それによって生じる 5 次歪による劣化の方が大きくなっている。また、5 次の PD

でも改善効果が少なくなっており、より高次の歪まで補償する必要があることが分かる。 

表５-4 に OFDM 信号を増幅した場合の ACLR 特性を示す。ACLR は、主チャネルと隣接

チャネルの電力比として与えられる。主チャネルは図５-7～図５-9 のスペクトルの B4.0 の

帯域 B8.0 部分の電力であり、隣接チャネルに落ち込む電力は正規化周波数 1 を中心とした 

B6.0 ~ B4.1 の各帯域 B8.0 部分の平均電力である。ここで、は高周波側の隣接チャネル、

は低周波側の隣接チャネルを示す。ACLR を計算する帯域を B8.0 としたのは、OFDM 信号

自体のもっている帯域外輻射が ACLR 評価に影響を与えないようにするためである。 

 

ここでメモリ効果を含む非線形歪をもつアンプに対して、メモリレスの PD による歪補償

を行った場合のスペクトラム特性についての評価結果を示す。 

図５-10～図５-12 に OBO = 13.5, 10.5, 7.5 dB の場合に、メモリレス PD で補償したとき

の OFDM スペクトラムの計算結果を示す。メモリレス PD では 5 次 IMD までを補償する構

成とし、OFDM の帯域は 3B MHz とした。図５-10 の OBO = 13.5 dB の場合は、スペク

トラムの形状は若干異なるが、3 次のメモリ効果対応 PD とほぼ同等の特性であることが分

かる。図５-11 の OBO = 10.5dB の場合は、5 次メモリレス PD で 3 次のメモリ効果対応 PD

より良い特性が得られているが、5 次のメモリ効果対応 PD に比較すると IMD の改善量が

10 dB ほど劣化していることが示されている。図５-12 の OBO = 7.5 dB の場合は、5 次メモ

リレス PD では補償効果が得られず、PD 無しよりもスペクトラム特性が劣化している。 

以上より、本論文で対象としているメモリ効果を含んだ非線形歪の補償に対して、メモリ

レス PD による補償では十分な補償効果が得られないことが示された。 
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図５-10 OFDM 信号の出力スペクトラム（メモリレス PD, OBO = 13.5 dB） 
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図５-11 OFDM 信号の出力スペクトラム（メモリレス PD, OBO = 10.5 dB） 
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図５-12 OFDM 信号の出力スペクトラム（メモリレス PD, OBO = 7.5 dB） 

 

次に PD による EVM の改善効果を確認する計算機シミュレーションについて説明する。

シミュレーションの手順を図５-13 に示す。手順(1)(2)(4)(5)は前のスペクトルのシミュレー

ションの場合と共通である。前の図５-6 と同様に手順(1)でデータを発生し、(2)で OFDM 信

号を求める。ここで、アンプのメモリ効果のため入力と出力が一対一対応せず、1 つの入力

レベルに対して出力の振幅も位相も複数個対応することを考慮しなければならない。つまり、

アンプの非線形歪が線形からのずれだけでなく、平均的なずれの周りに分散をもつ、その平

均と分散は入力レベルによって異なるので、シミュレーションの繰り返しの 1 回 1 回がどの

レベルのものか明らかにしておかなければならない。そこで、手順(4)の前に入力信号振幅を

区間に分ける。それが図５-13 の手順(3)であり、 n番目の区間は式(5-51)で指定される。 

 )2
1()()2

1(  ndXtxndX  ) , ,2 ,1( Mn   (5-51) 

但し、区間幅 dX は 

 MXdX m /  (5-52) 

で定義される。ここで入力振幅の最大値 mX は 1dB 抑圧レベルに対応する入力レベルである。

この区間に対する出力を求めるために、手順(4)で PD出力の更新のためのパラメータを求め、

手順(5)でアンプ出力の更新のためのパラメータを求める。 
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手順(6)はアンプ出力の入力レベル X に対する平均を求めるための操作である。つまり、X

の区間ごとに出力Y の実数部分と虚数部分の和を求めている。この和をその区間の実現回数

で割れば、その区間の出力の平均値が得られる。 

手順(7)は分散を求める手順である。分散は良く知られているように 

 222 ][  XX  (5-53) 

として、2 乗の平均から平均の 2 乗を引くことで得られるので、出力の 2 乗の和を求めてい

る。尚、手順の最後で平均値の絶対値を X で割っているが、これは利得の平均値を求めてい

ることを示す。 

 

 

(6) Real and imaginary part of )(ty  are added to register YR  and YI , 

respectively, for address X , i.e. 

(7) Square of the absolute value 
2

)(ty  is added to register V  for address X , 

(1) Generation of data for I- and Q-channel by using uniform random number 

(2) Calculation of baseband OFDM signal )(tx  by using IFFT 

(3) Calculation of amplitude X  of )(tx : )(txX   

(4) Iterative up-dating kv2  and 31K , and calculation of )(tz  

(5) Iterative up-dating kV2 , and calculation of )(ty  

i.e. 2
)()()( tyXVXV   

 )(Re)()( tyXYRXYR  ,  )(Im)()( tyXYIXYI   

)(

)()(
)(

22

XNX

XYIXYR
XGa




 , 
)(

)(
tan)( 1

XYR

XYI
X  , 

)(

)()()(
)(

22

XN

XYIXYRXV
X


  

 

 

図５-13 OFDM 信号のプリディストーションによる改善効果計算の手順 
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図５-14 にプリディストータの有無の場合の PA の平均利得特性を示す。PD が無い場合、

AM-AM 特性よりも利得低下が大きくなっているが、これはメモリ効果により、OFDM 信号

の過去の高い入力値が影響しているためと考えられる。入力レベルが低いとき、3 次の PD

によってこの利得低下は大きく改善されるが、入力レベルの増加と共に改善効果が少なくな

る。これに対して、5 次の PD では、1 dB 利得低下点近傍まで、AM-AM 特性が補償されて

いることが示されている。 

図５-15 は同様に PD の有無による位相歪の平均を表している。この平均位相も PD によ

って改善される。PD 無しの場合は、入力レベルの低いときは AM-PM 特性より位相のずれ

が大きくなる。これは利得の場合と同様にメモリ効果に起因する過去の振幅の影響と考えら

れる。図５-15 より PD によって位相歪の補償が行われていることが確認できる。この場合

も 5 次 PD では、3 次 PD に比較してより高いレベルまで位相補償が可能である。 

図５-16 はアンプ出力の分散を示す。メモリ効果がない場合、分散はゼロである。従って、

分散の低減がメモリ効果をもつアンプの非線形歪を補償する PD として重要であることを意

味している。PD 無しの場合は、低い入力レベルから分散が高いのに対して、PD 有りでは分

散が低減されている。特に 5 次 PD では、入力レベルが大きくなっても相対的に小さな分散

に抑えられており、5 次 PD が効果的にメモリ効果のある PA に対する歪補償を実現してい

ることが示されている。この RMS 分散は、図５-14 と図５-15 で示された平均振幅、平均位

相のシフトを考慮すると、変調精度（EVM）に等価な指標と考えられる。 

ここで述べたシミュレーションでは、アンプの非線形歪は第４章で述べた IMD の測定値

に基づいて決定したモデルを用いており、この実験に用いた DUT の特性と考えてよい。従

って、本シミュレーションによって得た改善効果は実際の装置でも期待できる特性である。 

以上により、提案 PD によってメモリ効果をもつアンプの非線形歪を効果的に補償できる

ことが示された。これにより、提案したメモリ効果のモデルとアルゴリズムの妥当性を確認

することができた。 
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図５-14 PD の有無による PA 利得特性の変化 
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図５-15 PD の有無による PA 出力位相の変化 
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図５-16 PD の有無による PA 出力の RMS 値の変化 

 

５.７ プリディストータによる電力効率の改善 

図５-17 に PA の入出特性と電力効率の例を示す。本図から分かるように、アンプの効率は最

大電力での動作時に最高となり、出力レベルが小さくなると効率は低下する。これは OFDM

信号のように平均電力とピーク電力の比（PAPR）が大きい信号を増幅する場合、そのピー

ク電力に対応したバックオフを確保する必要があるため、平均の電力効率が劣化することを

意味している。高い効率を実現するためには、信号の PAPR を抑圧するとともに、なるべく

小さいバックオフで所望の線形性が得られる歪補償技術が重要となる。従って、PD の歪補

償性能を向上させることによりバックオフを小さくすることが可能となれば、PA の効率改

善に寄与することが期待できる。 

表５-5 に OFDM 信号を増幅した場合のプリディストータによるアンプ効率の改善効果を

示す。表５-4 の ACLR 評価において、PD 無しの OBO = 13.5dB の ACLR 値（54.2dB）と、

5 次 PD を用いた場合の OBO = 7.5 dB の ACLR 値（52.5dB）がほぼ同程度であることか

ら考えて、5 次 PD により 6dB のバックオフ低減が実現されていると考えられる。この 6dB

のバックオフ低減が、アンプの効率改善に寄与する量を見積もる。図５-17 の電力効率特性

を用いて OFDM 信号の確率密度関数で重み付け平均することで、OFDM 信号を増幅した場

合の平均効率を推定することができる。得られた平均効率を表５-5 に示す。表より、OBO = 

13.5dBの場合に 14.8%であった効率が、OBO = 7.5dBでは 30.3%に改善されること分かる。

これは 5 次 PD により、同等の ACLR 特性を得るアンプとして、15.5 ポイントの効率改善が

達成されることを意味している。 
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図５-17 PA の入出力特性とドレイン効率 

 

表５-5 プリディストータによる効率の改善 

30.314.8Efficiency (%)

-52.5-54.2ACLR (dB)

7.513.5OBO (dB)

5th order PDWithout PD

30.314.8Efficiency (%)

-52.5-54.2ACLR (dB)

7.513.5OBO (dB)

5th order PDWithout PD

 

 

以上より、プリディストータによる非線形歪の抑圧は、アンプ動作に必要なバックオフ量

を低減することで、アンプの電力効率改善に大きく寄与することが示された。 

 

５.８ プリディストータ方式の比較 

本節では、本論で検討したプリディストーション方式と従来方式の比較を行う。図５-18

にアンプモデル、プリディストーション方式の違いによるプリディストータの複雑さと性能

の比較図を示す[46]。メモリレスの LUT 型 PD[4][22][47]は、シンプルな構成で実現できる

が、メモリ効果による非線形歪を補償できないため、性能的には最も低い。ウィーナー・モ

デル[23]、ハマーシュタイン・モデル[31][48]のアンプを前提とした PD は、アンプの RF 部

のマッチング回路の周波数特性等に起因するメモリ長の短い（時定数の小さい）メモリ効果
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に対しては有効であるが、本論で検討したアンプのバイアス・インピーダンスに起因する比

較的長いメモリ長のメモリ効果に対しては補償が期待できないため、メモリレス LUT 型 PD

よりは優れているが、性能は限定的と考えられる。 

これらに対して、メモリ多項式[20][21][49]-[51]、ボルテラ級数解析[52][53]によるモデルに

対応した PD では、長いメモリ長のメモリ効果に対しても有効なプリディストーションが可

能なため、優れた歪補償性能が得られる。特にボルテラ級数解析では、強い非線形で長いメ

モリ効果に対しても効果的な補償が可能になるが、非線形次数と同ランクのテンソルの計算

が必要なため、非線形次数が高い場合に演算量が膨大になる欠点がある。一方、メモリ多項

式によるモデルでは、ボルテラ級数のテンソルの主軸のみを扱う構成のため、演算量を削減

でき、且つ、ボルテラ級数解析にはおよばないが、強い非線形、長いメモリ効果に対しても

比較的高い性能を示すと考えられる。 

本論で検討してきたメモリ多項式 PD の演算量を削減する手法では、歪補償性能は従来の

メモリ多項式と同等で、その演算量を従来型メモリ多項式の半分以下に低減することが可能

となる。従って、提案手法により、ドハティアンプ等の強い非線形をもつ高効率回路方式で、

バイアス・インピーダンスに起因するような時定数の長いメモリ効果を有するアンプ回路に

対して、低演算量で効果的なプリディストーションが可能となる。 
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図５-18 アンプモデルの違いによるプリディストータの複雑さと性能比較 
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第６章 結論と今後の課題 

６.１ 結論 

無線通信に不可欠の RF 電力増幅器に関して、その非線形歪を記述するパラメータの抽出

方法を検討した。そのための実験として 2 トーン入力の IMD の位相と振幅を正確に測定す

る方法を検討した。従来の IMD の位相測定は IMD を相殺する信号を加えて測定していたの

で、一回毎に操作誤差が入り、IMD のエンベロープ周波数依存性を与えるためには不十分で

あった。本論文では、小信号 S-パラメータの位相を用いた方法を改善し、より高い信号レベ

ルまで正確なデータを与えるようにした。 

既存の方法では小信号 S-パラメータの位相を IMD の基本波成分に適用していたが、それ

を逐次近似の出発点として、そこで得た歪を用いて、基本波から線形応答の推定値を用いて

その推定値の位相が小信号 S-パラメータの位相に一致するような繰り返し改善方法を与え

た。これにより、基本波から求めた線形応答が入力信号の線形利得倍に近付き、位相も S-

パラメータの値に収束させることができた。その結果、IMD のエンベロープ周波数依存性が

並列共振特性で記述できること、及びその共振周波数、Q値等が得られた。これにより、入

力信号のエンベロープ周波数成分がアンプの偶数次の非線形によりに抽出され、これがバイ

アス・インピーダンスで電圧となり、ドレイン電圧を変動させ、ドレイン電流が変調される

というメモリ効果の発生メカニズムが正しいことが示された。この正当性の確認は、IMD の

エンベロープ周波数依存性とバイアス・インピーダンス測定値の周波数特性が一致すること

で確認した。更に抽出した非線形パラメータを用いて設計したプリディストータ（PD）を用

いて、アンプの IMD が抑圧できることを理論的に確認した。 

更に、PD の補償信号を時々刻々更新するための計算量を減らす検討を行った。ここでは 1

次遅延回路の無限長インパルス応答（IIR）に対する計算量削減方法を 2 次遅特性のメモリ

効果にも適用できるように改善し、それをアルゴリズムとして示した。これにより、計算量

を従来のメモリ多項式 PD の半分以下に削減できた。また、そのアルゴリズムを用いて、

OFDM 信号の ACLR と EVM の改善が可能なことを計算機シミュレーションで確認した。

この確認では、第４世代の移動通信システムを想定し、非常に多くのサブキャリアをもつ

OFDM 信号を仮定した。ここで、OFDM 信号の確率的性質がキャリア数の増加と共にガウ

ス分布に近付くことを理論的に確認し、サブキャリア数の多い場合の極限的特性がサブキャ

リア数 400 で得られることを明らかにした。計算機シミュレーションではサブキャリア数

400 としてスペクトルを求め、PD による改善効果を確認した。3 次の PD では改善効果は不

十分であったが、5 次の PD ではスペクトルが十分改善されることが分かった。これで、ACLR

評価のための情報が得られた。 

また、シミュレーション方法を拡張して非線形歪の平均値と分散を入力信号レベル毎に求
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めた。これにより EVM が 5 次の PD で非常に良く改善できることが確認できた。これは第

３世代以降の移動通信に用いる RF 増幅器を設計する上で重要な情報である。 

 

６.２ 今後の課題 

今後の課題として、主に以下の３点が考えられる。 

提案したプリディストーション手法は、測定した 2 トーン IMD 特性に基づいてそのパラ

メータを推定する。このため、PA のデバイスに対して、事前にその特性を取得しておく必

要がある。また、デバイスの非線形特性の温度変化、経年変化に対して追従できない点も問

題となる。従って、増幅器の通常動作状態でプリディストーションに必要な非線形パラメー

タを推定できる方法を提案することが必要と考える。例えば、LTEシステムのPAではOFDM

信号を増幅しているが、この OFDM 変調信号の入力に対して、PA 出力をフィードバックす

ることで必要なパラメータ推定を可能にするアルゴリズムを提案することが必要となる。 

今回の検討では PD を 5 次までとしたが、信号レベルが高いときに少し不十分となる。特

に OFDM 等の線形変調ではその PAPR が大きくなる傾向があり、電力増幅器の平均電力効

率を劣化させる要因となる。従って、より高いレベルまで歪補償のできる PD を設計しなけ

ればならない。その場合に高次のインバースを計算しようとすると非常に複雑となるので、

インダイレクト・ラーニングのような方法も検討すべきである。 

無線通信のブロードバンド化に伴い、RF 電力増幅器への広帯域化と線形性、高効率化の

要求は益々強くなる傾向にある。従って、広帯域な増幅器で顕著となるメモリ効果を効率的

に抑圧する技術はこれから極めて重要になると考えられる。筆者らは今後も本分野での技術

の進展に貢献できるよう研究を続けていきたい。 
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第７章 付録 

７.１ メモリ効果を含んだ IMD の数式表現 

図４-1 のアンプモデルに基づいてメモリ効果を含んだ IMD の数式表現を導出する。この

モデルは 11 次の非線形まで発生するが、9 次、11 次の項は無視することにする。図４-1 の

アンプの出力 )(ty は、第３章で示した式(3-39)を少し拡張して次式で得られる。 
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但し、 )(sf は前と同様にバイアス・インピーダンスのインパルス応答である。アンプ出力を

非線形歪の次数で整理して変形すると、 
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ここで 2
mp は次式で与えられる。 
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
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222   (7-3) 

この式の次数は 1)(2  m となるが、次数を k で表せば、 mk  となる。IMD を計算す

るため等振幅の 2 波を入力する。式(3-40)の c の項を省略して、 

 )]exp()[exp()( tjtjatx dd    (7-4) 

とする。式(7-4)を用いれば、式(7-3)の積分は 
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 (7-5) 

となる。但し、 







q

m2

は二項係数である。上式で示されているように s による積分はフーリエ

変換となって、インパルス応答がインピーダンスに変換される。これを考慮すれば式(7-3)は 
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となる。 

式(7-2)の )(ty の残りの部分はメモリレス非線形であり、その応答は良く知られているので、

IMD は 

 ]})12(exp[ˆ])12(exp[ˆ{)( 12

3

0
12 tkjDtkjDty Dk

k
Dk   





   (7-7) 

となる。ここで係数 
12

ˆ
kD はメモリ効果と非メモリ効果による非線形歪成分の和で表される。 

 )(ˆˆ)(ˆ
121212 DkkDk MLD  



   (7-8) 

ここで 12
ˆ

kL はメモリレスの非線形歪による寄与を表す。尚、メモリレスの場合、IMD は周

波数対称なので、符号は不要となり、以下で与えられる。 

 )35103(ˆ
7

6
5

4
3

2
11 AaAaAaAaL   (7-9a) 

 )215(ˆ
7

4
5

2
3

3
3 AaAaAaL   (7-9b) 

 )7(ˆ
7

2
5

5
5 AaAaL   (7-9c) 
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7

7 AaL   (7-9d) 

一方、 )(ˆ
12 DkM 
 はメモリ効果による IMD の周波数特性を表す。 
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
 (7-11) 

係数 skm ,12  は以下のとおり、式(7-12a)~(7-12ℓ)で与えられる。 

 )]151210()43([ 333231
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 )]45([ 3231
2
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13 CCaCam   (7-12c) 
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 )]2(3[ 3332
2
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32 CCaCam   (7-12e) 

 31
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33 Cam   (7-12f) 

 1351 mm   (7-12g) 

 3252 mm   (7-12h) 

 33
7

53 Cam   (7-12i) 

 31
7

71 Cam   (7-12j) 

 1272 mm   (7-12k) 

 5373 mm   (7-12ℓ) 

但し、 kmC は 

  )(22 mkmkm cbC   (7-13) 

である。式(7-9a)~(7-9d)により、線形項は次式で表される。 

 75311
ˆ7ˆ5ˆ3ˆ LLLLaA   (7-14) 

基本波成分の周波数依存性のある成分は式(7-12a)~(7-12c)の )3~1(1 jm j が寄与するが、

これらは式(7-12d), (7-12k), (7-12g)の 31m , 72m 及び 51m に等しいので、3 次、5 次、7 次の IMD

の計算値から決定した値を用いる。 

 )4()2()2()(ˆ
7251311 DDDD FmFmFmM     (7-15) 

これを式(7-8)の 
1D から引き、式(7-14)を考慮して線形応答の推定値として次式を得る。 
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リファレンス位相が正しい場合、式(7-16)は線形応答に一致する。 
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７.２ 3 次、5 次のプリディストーション補償信号の導出 

図５-1 のアンプモデルに基づいて、プリディストーション（PD）に用いる 3 次、5 次の補

償信号の導出について説明する。 

アンプ出力 )(ty は 
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で与えられる。式(7-17)を離散時間表現で表すと、 n番目のサンプリング点の時刻 t を nと

して、アンプ出力 )(ny は 
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となる。また、第４章で示したようにアンプの逆関数（PD の出力信号）は 

 )()()()( 53 tututxtz   (7-19) 

と仮定できる。ここで )(tu は補償信号で、3 次、5 次の補償信号は、それぞれ 
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で与えられる。ここで、 1AG  であるので、第３章で与えた式のG を 1A に置き換えた。 

また、 35w は 3 次の補償信号が発生する 5 次歪で、次式で与えられる。式(7-21)の 0 の場

合、 10 c であるとする。 
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ここで積分範囲について考える。式(7-20)~(7-22)の 0s の範囲に対して、 )( stx  は未来の

xの値であるから、 s の積分範囲は正の値のみである。また、 ts  の範囲では x の引数が負

になるが、通信の開始時刻を 0 とすれば、この範囲の x はゼロである。従って積分範囲は 

 ts 0  (7-23) 

でなければならない。これらを考慮して式(7-19)~(7-22)を離散時間で表す。 
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また、 35w は 
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ここで、時間の経過と共に nは大きくなる、５.２節で示すアルゴリズムは nがどんなに大き

くなってもの範囲を制限せずに適用できるが、実質は qの大きな値に対して )(qf は無視で

きる程度の値となる。よって、 qの上限をQとする。補償信号を時々刻々更新するために便

利なように整理し、そのために必要なパラメータを定義する。ここで、 )(3 nu が )(nx と 2 次

の項との積であり、 )(5 nu も 35w 以外は )(nx と偶数次の積である。更に、式(7-27)から、 35w

も )(3 nu か )(nx と偶数次の積である。従って、式(7-24)の右辺の項は )(nx と偶数次の項の積

で表せる。 
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ここで、 

 )()()( 23 nxnUnu   (7-29) 

 )()()( 45 nxnUnu   (7-30) 

ここで、次のパラメータを定義する。 
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これを用いると、式(7-25), (7-26)から 
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ここで、 22P は 
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これで、補償信号を更新するために必要なパラメータが示された。 
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７.３ 特性関数法を用いた OFDM 信号の累積分布関数の導出 

特性関数法を用いて OFDM 信号の厳密な累積分布関数を求める方法について説明する。

OFDM 信号は 
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で表せる。但し、累積分布
)(n

ka , )(n
kb は n番目のサブキャリアの I -, Q -チャネルデータであ

り、下添え字 k はデータ系列の k 番目のデータであることを示す。この信号の特性関数は次

式で定義される。 

  )](exp[)( tvjF   (7-37) 

但し、  x は確率変数 x の統計的平均を意味する。ここで、指数関数の引数が式(7-36)で示

される和であることに注目し、これを積で表すと次式が得られる。 

 


N

n
n

n
kn

n
k tbjtajF

1

)()( )]sin(exp[)]cos({exp[)(   (7-38) 

ここで、異なるサブキャリアのデータが互いに独立であること、及び I -, Q -チャネルのデー

タも独立であることを考慮すると、独立事象の積の平均は平均の積であるので、次式を得る。 
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ここで  . は期待値（平均値）を表す。QPSK、16QAM に対する期待値は以下で与えられ

る。 
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また、確率密度関数（pdf）は特性関数のフーリエ逆変換で与えられるので、確率密度関数 )(xP

は次式で与えられる。 



 93

 





dxFdxjFxP )(cos)(
1

)exp()(
2

1
)(

0



  (7-42) 

また、OFDM 信号の振幅がある値 X を越える確率は累積分布関数 )(XQ として与えられる

が、それは以下のように )(xP の積分として定義される。 

 



X

dxxPXQ )()(  (7-43) 

ここで式(7-42)を式(7-43)に用いれば 
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となる。ここで、振幅の取りうる値 x の分解能を x とすれば、サンプリング定理から の

値の範囲は x / である。従って、式(7-43)及び式(7-44)のの積分の上限は x / に置

き換えるべきである。同様にの積分を数値積分とし、その刻みを  とするならば、式(7-42)

で記述できる x の範囲は  //  x となる。従って、式(7-44)の x での積分の上限

は  / で置き換えるべきである。上限が有限となるので、式(7-44)の x に対する積分は実

行できる。従って、 )(XQ は次式で与えられる。 

 
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
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/
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)(

1
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ここで、式(7-45)を数値積分で計算する場合、  の整数倍の点を用いて行えば、式(7-45)の

被積分関数の分数部の )/sin( x はゼロとなり、 

 
m

xm
mFXQ

M

m

)sin(
)(

1
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但し、積分点数 M は 

 
x

x

x

x
M





 max

max

max

/

/
  (7-47) 

である。 
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７.４ 記号の定義 

 

ACLR  Adjacent Channel Leakage Power Ratio 隣接チャネル漏洩電力比 

A/D  Analog-to-Digitsl Converter   A/D コンバータ 

AM-AM  Amplitude-Amplitude Characteristics  振幅歪 

AM-PM  Amplitude-Phase Characteristics  位相歪 

ATT  Attenuator    減衰器 

LUT  Look Up Table    参照テーブル 

BPF  Band Pass Filter    帯域通過フィルタ 

CDMA  Code Division Multiple Access  符号分割多重 

CFB  Cartesian Feed Back   カルテジアンフィードバック 

D/A  Digital-to-Analog converter   D/A コンバータ 

DFT  Discrete Fourier Transform   離散フーリエ変換 

DPD  Digital Pre-distortion   ディジタル・プリディストーション 

DUT  Device Under Test    検査対象デバイス 

DVC  Drain Voltage Control   ドレイン電圧制御 

EB Mode l Even order nonlinearity and Bias impedance Model 

FIR  Finite Impulse Response   有限インパルス応答 

EPS  Endless Phase Shifter   無限移相器 

EVM  Error Vector Magnitude   変調精度 

FF  Feed Forward    フィードフォワード 

GaN HEMT Galium Arsenide Nitrogen High Electron Mobility Transister 

GaAs FET Galium Arsenide Field Effect Transister  

HBT  Hetero Bipolar Transister    

IIR  Infinite Impulse Response   無限インパルス応答 

IMD  Inter Modulation Distortion   混変調歪 

LD-MOS  Low Delay Metal Oxide Silicon   

LINC  Linear amplification with Nonlinear Components 

LPF  Low Pass Filter    低域通過フィルタ 

LSB  Lower Side Band    下側波帯 

LTE  Long Term Evolution    

LTI  Linear Time Invariant   線形時不変 

MMSE  Minimum Mean Square Error  最小二乗誤差 
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RF  Radio Frequency    無線周波数 

SoC  System On Chip     

OBO  Output Back-off    出力バックオフ 

OFDM  Orthogonal Frequency Division Multiplex 直交周波数多重 

PA  Power Amplifier    電力増幅器 

PAPR  Peak-to-Average Power Ratio  ピーク対平均電力比 

PD  Pre-distorter    プリディストータ 

TDMA/FDD Time Division Multiple Access / Frequency Division Duplex 

QMOD  Quadrature Modulator   直交変調器 

QDEM  Quadrature Demodulator   直交復調器 

USB  Upper Side Band    上側波帯 

W-CDMA Wide-band Code Division Multiple Access  
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