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あらまし  近年の無線通信技術の発達によって端末のサイズやコスト、消費電力が増大しており、これに対処するためにソ
フトウェア無線の実現が求められている。我々の研究グループでは、ソフトウェア無線を実現するために欠かすことのできない

マルチバンド送受信機の実現を目指し、チューナブルノッチフィルタを用いた高線形受信機や、スイッチを用いた広帯域電力増

幅器(PA)を CMOSチップで試作し、検討を行った。 
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1. はじめに  
1.1. ソフトウェア無線  
近年の無線通信技術の発達に伴い、様々な民生用の

アプリケーションが開発されてきた。現在の無線通信

ではそれぞれの通信規格に対応する複数の RFIC が必
要となるため、チップ面積や消費電力、製造コストが

増大してしまう。この状況を改善するため、ソフトウ

ェア無線 (SDR)が提案されている [1]。また、SDR の具
体的な回路構成に関しては [2]で提案されている。SDR
を実現するためには、全ての周波数に対応したマルチ

バンド送受信機が必要となる。  

1.2. 受信機  
マルチバンド受信機の実現のために大きな問題と

なるのが、WCDMA 受信機等で発生する送信波リーク
という現象である。従来の受信機では、妨害波除去の

ために外付けの SAW フィルタを用いていたが、これ

は周波数の可変性に乏しいため除去する必要がある。

そのため、マルチバンド受信機の実現のためには SAW
フィルタを使用することなく送信波リークに対処する

技術が必要不可欠である。[3]では、フィードフォワー
ドキャンセルという手法が提案されている。また、オ

ンチップフィルタを用いた受信機が [4]で提案されて
いる。[3]や [4]では高い線形性が実現されているが、そ
れぞれの周波数に受信機が必要となる。[5]では、フィ
ルタ等を用いずに低雑音増幅器や周波数混合器の線形

性を高めるという手法が用いられている。しかし、線

形性の大幅な改善は困難であると思われる。本論文で

は、図 1 のような受信機を提案する。広帯域 LNA と
Mixer、さらにその段間にチューナブルノッチフィルタ
が接続されている。このフィルタによって送信波リー

クの影響を軽減する。   

1.3. 電力増幅器  
現在の携帯電話向けの電力増幅器には化合物半導

体が使用されているが、他の RF 回路やデジタル回路
との集積化のために CMOSで電力増幅器を実現しよう
とする研究が盛んに行われている。しかし、CMOS ト
ランジスタは微細化によって速度を向上してきた反面、

耐圧の劣化も同時に進んでいる。耐圧の低い CMOS ト
ランジスタでは、出力マッチング回路において大きな

インピーダンス変換率が必要となり、大きな損失が発

生する。また、化合物半導体と比較してインダクタの

Q 値が低い点も電力効率劣化の要因となる。本論文で
は、CMOS プロセスを用い、複数の周波数に対応した
2 つの電力増幅器を提案する。一方は抵抗フィードバ
ックによって出力インピーダンスをチューナブル化し、

回路規模増大の原因となるアイソレータの除去を可能

とした電力増幅器である。もう一方の電力増幅器では

出力マッチングにオンチップトランスを用いることで

表 1 要求性能  
 Gain Noise IIP3 IIP2 

LNA 18-23dB 3dB 0dBm - 
Mixer 12-15dB Hz/nV9  12dBm 75dBm

図 1 受信機アーキテクチャ  
 



 
  
 

 

広い周波数帯に対応し、高い出力電力と効率を実現し

た。  
 

2. チューナブルフィルタを用いた受信機  
2.1. 線形性  

WCDMA 等の FDD システムを採用している通信で
は、受信機側に漏れ出した送信信号が CW ブロッカと
共に受信帯域に 3 次歪を発生させる。この歪は送信波
リークの 2 乗に比例して大きくなる。送信波リークは
デュプレクサのアイソレーションに依存するが、LNA
の入力端で -30dBm 以上もの大きさになる。表 1 にマル
チバンド LNA と Mixer に求められる性能を示す [6]。
ダブルバランスドミキサーのような高い IIP2 を実現
するものでも、ばらつきの影響で 40-50dBm 程度が限
界であり、Mixer への要求性能がとても厳しいことが
分かる。本論文では、ノッチフィルタを用いることで

この問題に対処する。  

LNA による歪を無視すると、受信機の IIP3 は以下の
ように表すことができる。  

in
MixerIM3,Rxin

wofilter 2
3 P

PGP
IIP +

−+
=        (1) 

ここで、GRxは LNA と Mixer のゲイン、PIM3,Mixerは 3
次歪の出力電力である。ノッチフィルタが送信波リー

クを Gsup,Tx [dB]抑圧する場合、3 次歪は 2 Gsup,Tx [dB]
小さくなる。そのため、ノッチフィルタを挿入した場

合の受信機の IIP3 は以下のように計算できる。  
( ) ( )

in
Txsup,MixerIM3,Rxloss,Rxin

wifilter 2
2

3 P
GPGGP

IIP +
−−−+

= (2) 

ここで、Gloss,Rxはノッチフィルタの受信帯域のロスで

ある。式 (2)は IIP3wofi l ter を用いて以下のように表すこ

 

図 2 ノッチフィルタの回路図  
 

(a) 容量アレイ  
 

 
(b) ディジェネレーション用抵抗  

図 3 容量と抵抗の詳細  
 

図 4 LNA の回路図  
 

 

図 5 Mixer の回路図  
 

図 6 受信機のチップ写真  
 



 
  
 

 

とができる。  

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−+=

2
33 Rxloss,

Txsup,wofilterwifilter
G

GIIPIIP       (3) 

式 (3)より、ノッチフィルタを挿入することで受信機の
線形性が改善可能なことが分かる。  

2.2. ノッチフィルタ 
図 2 にチューナブルノッチフィルタの回路図を示す。

このフィルタは LC の直列・並列共振器と Q エンハン
サで構成されている。共振器のインピーダンスは以下

の式で表すことができる。  

             ( )
( )21

21

/1
/1
CLC

LCCjZN ωωω
ωω

−
−+=            (4) 

式 (4)より、ゼロとポールの周波数はそれぞれ以下の

ように計算できる。  

( )21zero 2/1 CCLf += π           (5) 

2pole 2/1 LCf π=                (6) 

ゼロ点では全ての信号が反射し、ポールでは全ての信

号が通過する。これらの周波数を調節することで、送

信波リークのみを減衰させることができる。  
広いチューニングレンジを実現するために、共振器

[4,7]は図 3(a)に示すようにバラクタとスイッチトキャ
パシタで構成されている。Q エンハンサではトランジ
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図 7 受信機のゲイン  
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図 8 0.8GHz における出力と歪  
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図 9 1.5GHz における出力と歪  
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図 10 抵抗フィードバック型増幅器  
 

  

 

図 11 抵抗帰還型 PA の回路図  
 

 
図 12 抵抗帰還型 PA のチップ写真  



 
  
 

 

スタをクロスカップルさせることで負性抵抗を作り出

している。また、フィルタ自身の線形性を向上させる

ためにトランジスタのソース部分に図 3(b)に示される
ディジェネレーション用の抵抗を接続した。この抵抗

値はスイッチによって調整することが可能で、共振器

の Q 値はテール電流によってチューニングできる。  

2.3. LNA と Mixer 
図 4 に LNA の回路図を示す。この LNA にはキャパ

シティブクロスカップル [8]とソースフォロアのバッ
ファが使用されている。キャパシティブクロスカップ

ルによって入力のコモンゲートトランジスタのノイズ

を一部キャンセルしている。また、出力のソースフォ

ロアによって高い電力利得を実現し、後段のフィルタ

や Mixer のノイズの影響を小さくしている。  
図 5 に広帯域 Mixer の回路図を示す。高い IIP2 を実

現するためにダブルバランスドギルバートセルを採用

した。出力部分の RC フィルタによってローパス特性
を実現しており、カットオフ周波数は 10MHz で設計し
た。  

2.4. 測定結果  
図 6 に受信機のチップ写真を示す。0.18µm CMOS プ

ロセスで設計し、面積は 2.5mm2 であった。電源電圧

は 1.8V で、測定時は RF プローブと外付けの DC ブロ
ック、アテネータを使用した。  
図 7 に 0.8GHz と 1.5GHz におけるコンバージョンゲ

インの測定結果を示す。ポールとゼロ周波数をスイッ

チトキャパシタやバラクタを用いて調整した。ノッチ

周波数とパスバンドのゲインの差は 0.8GHz 帯で 18dB、
1.5GHz 帯で 10dB であった。差動信号の生成にはハイ
ブリッドカプラを使用し、図の測定結果は測定装置の

ロスを校正した値である。  
図 8,9 に 0.8GHz,1.5GHz 帯それぞれについて入力電

力に対する出力電力、 IM3、 IM2 の測定結果を示す。
測定時は送信周波数をゼロに、受信周波数をポールに

合わせた。測定の結果、0.8GHz において IIP2 は 4 チ
ップ測定して 45dBm 以上、 IIP3 は -1dBm であった。  

NF のシミュレーション結果は帯域内において

6-6.2dBで、受信機全体の消費電力は 121mWであった。
表 2 に近年発表された SAW フィルタレスの受信機の

性能比較を示す。  
 

3. 抵抗帰還型チューナブル電力増幅器  
3.1. 出力整合  
アイソレータは無線送信機における主要な外付け

部品の一つであり、電力増幅器とデュプレクサの間に

接続される。アイソレータはアンテナのインピーダン

スミスマッチによって生じる反射波から電力増幅器を

保護し、デュプレクサから送信機側を見たインピーダ

ンスを 50Ωにし、デュプレクサを安定動作させるとい
う役目を担っている。しかし、マルチバンド送信機を

実現する場合外付けかつ周波数の可変性に乏しいアイ

ソレータは複数個必要となるため、回路規模を増大さ

せてしまう。アイソレータを取り除くためには先程の

アイソレータの役割から、反射波に対して堅牢で、出

力インピーダンスが広帯域で 50Ωにマッチング可能な
電力増幅器が必要となる。ここで、前者に関しては [13]
において CMOSパワーアンプのドレイン端におけるピ
ーク電圧を検出し、反射波が生じたら即座にパワーア

ンプのゲインを下げる方法が提案されている。そこで、

本論文では後者の広帯域で 50Ωにマッチングを取る方
法を提案する。  
抵抗フィードバックは広い帯域で 50Ωに整合が取れ

る [14]手法で、LNA の入力に使用することが多い。図
10 に抵抗フィードバック型増幅器の回路図を示す。図
10 においてトランジスタのドレイン抵抗が十分に大
きいと仮定すると、出力インピーダンス Zoutは以下の

ように表すことができる。  

( )LjR
CjRg

RRZ ω
ω

+
+

+= L
sm

sf
out //1//

1
       (5) 

ここで、RL はインダクタの寄生抵抗である。LC 共振
周波数において式 (5)は以下のように計算できる。  

p
sm

sf
out //

1
R

Rg
RRZ
+

+=               (6) 

L
p CR

LR =                   (7) 

ここで、Rpは LC の共振インピーダンスである。これ
らの式から、Zoutは Rfと C を調節することで任意の周
波数で 50Ωにマッチング可能であることが分かる。  

表 2 受信機の性能比較  
 [4] [9] [10] [11] [12] This Work 

Freq.[GHz] 2.1/1.9/0.8 2.1 2.1 2.1 1.8 0.8 1.5 
NF[dB] 2.8 3.1 5.5 4.9 2.9 6* 6.2* 

Gain[dB] 102 30 30.5 96.5 37 31 28 
IIP3[dBm] -2 -12 5.3 -7.4 -7 -1 -4 
IIP2[dBm] 65 >39 58 >38.8 63 >45 >37 
Pdc[mW] 101.5-175 12 33.6 83.7 75 121 114 

Band Multi-band Narrow Narrow Narrow Multi-band Tunable&Multi-band 
*simulation 



 
  
 

 

3.2. 提案回路  
図 11 に提案する電力増幅器の回路図を示す。式 (5)

の計算ではトランジスタのドレイン抵抗は十分大きい

と仮定していたが、実際は無視できるほど大きくない

ため、トランジスタをカスコードにすることでドレイ

ン抵抗を増加させた。また、高電圧で使用可能な厚い

酸化膜を持つトランジスタを使用し、電源電圧には

3.3V を使用している。出力電力を大きくするために差
動で設計しており、抵抗と容量をスイッチで切り替え

ることにより 4 つの周波数帯において出力整合を取る
ことが可能である。  

3.3. 測定結果  
図 12 にチップ写真を示す。0.18µmCMOS プロセス

で設計し、面積は 0.63×0. 49mm2であった。図 13,14
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図 13 S22 の測定結果  
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図 14 S21 の測定結果  
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図 15 出力電力とゲイン、PAE 
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図 16 4 つのバンドの性能  

 

 

(a) 1 段目  
 

 
(a) 2 段目  

図 17 段間マッチング型 PA の回路図  
 



 
  
 

 

に各周波数帯における S22 と S21 の測定結果を示す。
スイッチの切り替えにより 0.9-3GHz 間において出力
整合を取る ことが可能 である。全 帯域におい て

S22<-10dB かつ S21>16dB を実現している。図 15 に
2.4GHz における入力電力に対する出力電力、ゲイン、
PAE を示す。PSATは 21. 7dBm、P1dBは 18.6dBm、PAEMAX

は 23%であった。4 つのバンドにおける PSAT、P1dB、

PAEMAXを図 16 に示す。表 3 に CMOS プロセスを使用
した電力増幅器の性能比較を示す。  

 

4. 段間マッチング切り替え型電力増幅器  
4.1. インピーダンス変換  
電力増幅器の最大出力電力は VDD

2/2RL で表される。

そのため出力電力を大きくするには電源電圧を大きく

するか、負荷抵抗を小さくする必要がある。前者に関

しては CMOS プロセスの微細化に反する方法であり、
望ましくない。そのため、大きな出力電力を得るため

には出力マッチング回路を用いたインピーダンス変換

が必要である。出力マッチングの方法としては、LC
回路を用いるものとトランスを用いるものがある。LC
回路では、両方を可変にすることで広帯域な整合が可

能となる。ただ、C はバラクタを用いるという方法が
あるが、L を可変にすると通常大きなロスが発生して
しまう。そのため、トランスを用いた出力マッチング

回路を使用することが高効率、大電力な電力増幅器を

実現するためには必要であると思われる。  

4.2. 提案回路  
図 17 に提案回路を示す。大きなゲインを得るため

に 2 段のアンプで構成され、出力にトランスが接続さ
れている。その際、1 段目と 2 段目の間でインピーダ
ンスが複素共役になっていないと 1 段目から出力され
た電力が十分に 2 段目に伝わらない。その場合、電力
増幅器全体のゲインコンプレッションが 1 段目で発生
してしまう。1 段目のサイズを大きくすればこの問題
は解決できるが、1 段目の消費電力が増加して PAE が
劣化してしまう。そこで、本論文では 1 段目、2 段目
を共にカスコードにし、さらに 1 段目のゲート接地ト
ランジスタと 2 段目のソース接地トランジスタをバン
ド数分用意することによって、使用するバンドのトラ

ンジスタのみバイアスをかけ、電流を流すことができ

る構成にした。電力の反射を防ぐために段間のトラン

ジスタを使用する周波数帯に応じてスイッチで切り替

え、広帯域なマッチングを実現している。  

4.3. 測定結果  
図 18 にチップ写真を示す。帰還抵抗型電力増幅器

と同様に厚膜トランジスタを用いた 0.18µmCMOS プ
ロセスで設計しており、面積は 1.18×1.6mm2 である。

図 19 に S21 のシミュレーションと測定結果を示す。2
つのバンド両方において 20dB 以上のゲインが得られ
ているが、測定時におけるゲインの減少や周波数の低

下が確認できる。これは、トランスの電磁界シミュレ

ーションと実際の測定値のずれや配線のインダクタン

ス成分を寄生抽出していないこと、寄生抽出の精度の

影響等が主な問題だと思われる。図 20 にそれぞれのバ
ンドにおける PSAT と P1dB、PAEMAX を示す。全周波数

帯において 25dBm 以上の PSAT、21dBm 以上の P1dB、

15%以上の PAEMAX を実現した。表 4 に性能比較を示
す。  

 
図 18 段間マッチング型 PA のチップ写真  
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図 19 S21 の測定結果  
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図 20 Psat、P1dB、PAEMAXの測定結果  
 



 
  
 

 

5. まとめ  
本論文では、チューナブルノッチフィルタを用いた

マルチバンド受信機と、スイッチを用いた広帯域電力

増幅器を提案した。  
受信機では、世界初のチューナブルノッチフィルタ

を用いた高線形受信機を実現した。フィルタは 49%の
チューニングレンジを達成している。測定の結果 31dB
のゲイン、45dBm の IIP2、-1dBm の IIP3 の測定結果を
得た。  
抵抗帰還型電力増幅器に関しては、アイソレータレ

スのマルチバンド送信機に向けて、広帯域に 50Ωにチ
ューニングが可能な出力を実現した。測定の結果、全

帯域において 20dBm以上の PSAT、17dBm以上  の P1dB、

15%以上の PAE を達成した。世界初の可変出力インピ
ーダンスを持つ CMOS 電力増幅器である。  
段間マッチング切り替え型電力増幅器ではオンチ

ップのトランスを用いることで出力電力が大きく、高

効率な電力増幅器を実現した。また、ロスの少ない段

間マッチングの切り替え技術を提案し、マルチバンド

の電力増幅器を実現した。測定の結果、全周波数帯に

おいて 25dBm 以上の PSAT、21dBm 以上の P1dB、15%以
上の PAEMAXを実現した。  
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