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1. はじめに 

 近年，移動体通信端末の高機能化により，大容量かつ

高速での伝送が盛んにおこなわれている．そのため，通

信端末あたり及び，システム全体の通信トラフィック量

が急速に増加している．この増加に伴い，通信端末によ

って消費される電力も増加している事が問題とされてい

る．電力消費の増加を抑えるために，各トランジスタの

電力効率を向上させる事が要求される．しかしながら，

トランジスタを用いる電力増幅器は電力効率だけでなく，

近年広く普及している直交周波数分割多重(OFDM)や直

交振幅変調(QAM)には線形性も非常に要求される．それ

に応じて，高いレベルで線形性を保ちながら、移動体通

信で用いるトランジスタの電力効率を上昇させるために，

様々な方法が提案されている[1]-[6]．これら様々な研究

成果の中で，包絡線パルス密度変調送信機 (EPDM; 

Envelope pulse width modulation)に適用させたスイッチン

グ動作型電力増幅器はQAMやOFDMのような高いPAPR

をもつ信号でも，高効率に増幅する事が期待されている．

これはパルス密度変調の信号を定振幅のパルスの密度に

よって入力の包絡線成分を表して変調するからである．

そのため，高いバックオフにかかわらず高効率に増幅す

ることができる．さらに，パルス密度変調によって発生

する量子化雑音は変調器が持つノイズシェーピング

特性のため，所望波帯域外に移される．所望波帯域外に

移された量子化雑音は変調後に除去する必要がある．電

力増幅器挿入型トランスバーサルフィルタは，フィルタ

の各経路に挿入された電力増幅器がスイッチング動作を

行い高効率に増幅することができる．さらに他のシステ

ムへの干渉となる所望帯域外の量子化雑音はトランスバ

ーサルフィルタの経路数を増加することによって，通過

帯域幅が狭帯域となり，除去する事できる．しかし経路

数を増加することで電力合成部での電力損失が増加する

ことが考えられる． 

 

 本稿は電力増幅器挿入型トランスバーサルフィルタの

高次の通過帯域を用いることにより，電力損失を抑えな

がら量子化雑音を除去できる事を提案する．フィルタの

中心周波数における隣接経路間の遅延差を1次の通過帯

域と定義すると，通過帯域次数と経路数を乗算した値と

して実効経路数が得られる．実効経路数はフィルタの通

過帯域幅に依存していることから，高次の通過帯域を用

いることで，少ない経路数にも関わらず，フィルタの狭

帯域化を図る事ができる．計算機シミュレーションによ

って，フィルタの入出力の電力スペクトル密度(PSD; 

Power spectral densities)，所望波と不要波の比(D/U比)及び

規格化電力を経路数，通過帯域次数，バックオフを変化

させて評価を行い，高次の通過帯域を用いる事で電力合

成部における電力損失を抑えながら所望波帯域近傍の量

子化雑音を除去できる事を示す．さらに直交検波後のコ

ンスタレーションとEVM(Error vector magnitude)を算出

し，高次の通過帯域による信号の劣化は無い事を示す． 

2. 高効率送信機構成 

A. 包絡線パルス密度変調スイッチング動作型送信機 

本研究では高効率送信機として包絡線パルス密度変調

スイッチング動作型送信機(EPDM; Envelope pulse density 

modulation)[3]-[5]を用いる．送信機の構成を図1に示し，

動作原理を説明する．入力となる16QAMのI，Q-chのベ

ースバンド信号を包絡線成分と位相成分に分割する．包

絡線成分は変調器で行われたパルス密度変調によっ

て，一定振幅の方形波パルス列に変換される．この時，

パルスの発生するタイミングが短い場合，お互いに隣接

するパルスが重なり合い連続した長いパルスのように見

える．そのため，パルス密度変調はパルス幅変調として

呼ばれる事がある．一方，位相成分は位相変調器によっ

て，一定振幅の搬送波の位相成分として変調される．搬

送波を方形波であるため，電力増幅器がスイッチング動

作し，高い電力効率を得る．次に，それぞれ変調された

包絡線と位相を乗算する．その結果，包絡線のパルス密

度変調で生成されたパルスの間隔に対して，方形状の搬

送波が発生するRFのバースト信号となる．これは搬送波

がパルス密度変調された包絡線成分のデューティ比を持

つことで，元の16QAMの情報を持った信号となる．この

RFバースト信号をスイッチング動作型電力増幅器に入

力することで，高効率に増幅する．電力増幅器に入力さ

れたバースト状の方形波は高調波成分を含む． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図１. EPDM送信機構成. 
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高調波の増幅において，電力効率を維持したまま高調波

成分で抑えるために，電力増幅器に搬送波周波数と中心

周波数を合わせたBPFが含まれている．さらに帯域外の

不要波雑音を除去するためにBPFを必要とするが，今回

は提案するフィルタを評価するために，BPFを用いずに，

様々なQ値のBPFを仮定した場合でD/U比を評価する．こ

の送信機は増幅器が飽和スイッチング動作するために高

効率増幅する特性を持つ．増幅器にEPDM変調部で発生

したバースト状の方形搬送波が入力される．そのため，

電力増幅器に一定のDC供給電源を用いるのでトランジ

スタのコレクタバイアスまたはドレインバイアスを一定

にして動作している．さらにパルス密度変調で用いられ

る変調器はノイズシェーピング特性のため，所望波

帯域周辺の量子化雑音を抑制している． 

 

B. 2次の変調器 

図2にEPDMに用いる2次の変調器の構成を示し，

動作原理を説明する[7]．図の出力信号は次式で表される．

U(z)， E(z)，V(z)は，それぞれ入力信号,量子化雑音，出

力信号をz領域で表したものである． 
 

                    (1) 
 

式(4)より，2次の変調器の雑音伝達関数NTF(z)は以

下の式で表される． 
 

                     (2) 
 

さらに，ノイズシェーピング関数NTFの2乗の絶対値は

以下の式で表される． 
 

                     (3) 
 

式(3)より，2次の変調器を用いることにより，図3

のような，ノイズシェーピング特性が得られ，量子化雑

音を所望波帯域外にシェープされる．また，1次の変

調器の雑音伝達関数は  2
)sin(2 f となるため，2次の方

が1次に比べて，ノイズシェーピング特性が高まるといえ

る． 

 

 

 

 

 

 

図2. 2次の変調器 

 

 

 

 

 

 

図3.  変調器のノイズシェーピング特性 

C. 電力増幅器挿入型トランスバーサルフィルタ 

 電力増幅器挿入型トランスバーサルフィルタの構成を

図4に示す．このフィルタでは，各電力増幅器の入力信号

は方形波であるため，電力増幅器の電力効率は理想的に

100%となる．さらに，このフィルタは経路数を増加させ

ることで通過帯域幅を狭くする事ができる．さらに隣接

経路間の遅延差を変化させる事で中心周波数を調整する

事ができる．そのため，このフィルタは周波数可変フィ

ルタとして用いることができる． 

 

 提案するフィルタの通過帯域特性はトランスバーサル

フィルタの理論を用いて次に述べる．フィルタの入力信

号と出力信号の関係は以下のように表現できる． 
 

                     (4) 
 

 x[n]とy[n]はそれぞれ，n番目のサンプリング時間での

入力信号と出力信号である．nはフィルタの経路数で，f0

は基本通過周波数で，finは入力信号の周波数である． 

 

 式(1)にz変換を適応すると 
 

                    (5) 
 

さらに，伝達関数は次のように表される． 
 

                    (6) 
 

経路数16段と隣接経路間の遅延差が1.0 n secと0.8 n sec

のフィルタ特性を図5に示す．図5から，遅延差が変化す

る事で，中心周波数を容易に調整することができる．次

に図6に遅延差が1.0 n secで経路数2, 4, 8, 16の周波数特性

を示す．2, 4, 8, 16 段の経路数の通過帯域幅はそれぞれ，

1 GHz, 500MHz, 225MHz, 112.5 MHzである．したがって

経路数が増えることで帯域幅は狭くすることができる．

図7は経路数4段で通過帯域次数が1次，2次，4次の場合の

帯域通過特性を示す．図の経路数4段の場合で，2次，4

次の通過帯域を用いる事で1次の場合の経路数8段，16段

と等しい中心周波数における通過帯域幅を得る．これは

実行経路数が16段となるためフィルタの狭帯域化を実現

することできるといえる．  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図4. 電力増幅器挿入型トランスバーサルフィルタ 

(HYB; ハイブリッド，; 隣接経路間の遅延) 
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各経路の増幅器の出力信号は180°ハイブリッドにト

ーナメント方式で結合されるため，経路数は2のべき乗と

なる．そのため，ハイブリッド結合器はアイソレータを

用いずに増幅器の出力間の干渉を抑えながら，電力損失

を最小限で出力信号を合成する． 

 

EPDM変調部の後に通常、狭帯域のBPFが必要となる．

しかし，本稿では電力増幅器を用いる代わりに，電力増

幅器挿入型トランスバーサルフィルタを用いる．そのた

め，所望波帯域近傍の不要波雑音は抑圧できるため，狭

帯域のBPFが不要となる．しかし，このフィルタは中心

周波数の整数倍で周期的な通過特性を持っている．した

がって，フィルタの出力に高調波を取り除くためのBPF

を加えることが必要である．ただし，フィルタによって

所望波近傍の量子化雑音をされるので図8よりBPFのQ値

は従来に比べて緩和される．図7に示した高次の通過帯域

次数のフィルタを用いる場合は，通過帯域特性の間隔周

期が短くなるため，Q値の高いBPFが必要となる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

図5. トランスバーサルフィルタの周波数特性 

(隣接経路間遅延差; 0.8, 1.0 nsec, 経路数; 16) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図6. トランスバーサルフィルタの振幅特性 

(通過帯域次数; 1次, 経路数; 1, 2, 4, 8, 16) 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図7. トランスバーサルフィルタの振幅特性 

(通過帯域次数;1次, 2次, 4次，経路数;4) 

D. スイッチング動作型電力増幅器 

E級電力増幅器はスイッチング動作型電力増幅器をとし

て用いられる[8]．E級電力増幅器の構成を図8に示す．ト

ランジスタに入力される信号は方形波である事からトラ

ンジスタが飽和スイッチング動作を行うので高効率に増

幅される．また，方形波であることから，高調波成分を

除去するためのBPFを必要とする．そのためトランジス

タの後段に直列共振CS-LSと並列共振LC-CPで構成される

BPFで方形波による高調波成分を抑えられる．よって，E

級電力増幅器は高調波を除去しながら高効率に増幅する

ことができる． 

3. シミュレーション評価 

A. シミュレーション構成 

次にシミュレーション構成を図9に示し動作原理を説明

する．初めに，16QAMのI，Q-chの直交振幅変調のベー

スバンド信号をMathworks社のMATLAB/simulinkを用い

て生成する．次に，ルートロールオフフィルタで変調信

号を帯域制限とアップコンバージョンする．その後，

EPWM変調部でRFバースト信号が生成される．さらに，

生成された信号はAgilent Technologies社のADSで，電力

増幅器挿入型トランスバーサルフィルタに入力する．ト

ランスバーサルフィルタの入力において，各段独立して

変調信号を入力し，デジタル遅延を加える事で隣接経路

間の遅延を実現させている．電力合成部は180°ハイブリ

ッドを用いたトーナメント方式で電力合成を行うため，

反射による電力損失及び，出力間干渉を抑えた構成とな

っている．トランスバーサルフィルタの出力で，再び

simulinkでRF信号は直交検波器とルートロールオフフィ

ルタで，帯域制限とダウンサンプリングすることでベー

スバンド信号に復調される． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図8. トランスバーサルフィルタによるBPFのQ値の緩和 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

図 9. E級電力増幅器の回路図 
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変調器の入力の飽和レベルから包絡線の振幅におけ

るバックオフはパルス密度変調器の入力されるベースバ

ンド信号を調整することでバックオフを調整する．経路

数，通過帯域次数及び，バックオフを変化させた場合の

フィルタの入出力におけるPSDを算出し，仮定したBPF

のQ値に応じてD/U比を評価する．さらにスペクトルから

所望波と不要波の出力電力は1経路あたり電力としてそ

れぞれ算出する．さらに，復調信号のコンスタレーショ

ンをEVMで評価する． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

B. Simulation parameters 

シミュレーション諸元を表1に示す．入力信号は10 

MHzの16-QAM信号を用いる．2次の変調器で搬送波

周波数は1 GHzを適用する．トランスバーサルフィルタ

は経路数が2，4，8，16で隣接経路間の遅延差が1 nsの時，

通過帯域次数を1次と定義し，2次(2 ns)，4次(4 ns)の場合

でのフィルタの通過帯域特性を評価する．経路数の出力

がトーナメント方式で電力合成をしているため，2のべき

乗となる2，4，8，16を選択する．これは電力合成をおこ

なうのに180°ハイブリッドを用いることで電力損失を

軽減できるためである．E級電力増幅器の高効率な設計

として最適なパラメータを選定している． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 10. シミュレーション構成 

(HYB;ハイブリッド) 

表1. シミュレーション諸元 
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4. シミュレーション結果 

 

図11は経路数及び通過帯域次数におけるフィルタの入

出力のPSDを示す．フィルタの入力のPSDの算出するに

あたって，変調による折り返し雑音を除去するために7

次，遮断周波数が1.8GHzのバタワースのローパスフィル

タ(LPF)を通過させて算出している．図11(a)より，通過帯

域0.9～1.1GHzとなるQ=10のBPFを仮定した場合，D/U比

はフィルタの入出力で24.0 dBから23.9 dBと減少する．こ

れはフィルタの電力増幅器の相互変調歪によって，所望

波帯域近傍のスペクトルに歪が生じているからだと確認

できる．図(b)の経路数が16段で通過帯域次数が1次の場

合，経路数の増加に伴いフィルタの効果が高まり，所望

波帯域外の雑音を抑圧できている事がわかる．フィルタ

後のD/U比は 30.8 dBと6.8dB増加することが確認できる．

さらに図(c)は経路数が4段，4次の通過帯域の実効経路数

が16段のPSDを示している．経路数が4段にも関わらず，

D/U比が30.8 dBとなり，16段と同等の通過帯域特性が実

現されている．図12より，バックオフ10 dBの場合も同様

の特性が得られる事がわかる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図11. バックオフ0dBにおけるフィルタの入出力のPSD 

[(i): 入力, (ii): 出力] 

 

 

 

 

 

 

 

 

図12. バックオフ10dBにおけるフィルタの入出力のPSD 

[(i): 入力, (ii): 出力] 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図13. バックオフ0dBにおけるPSDと経路数の関係 

[(i): Q=20, (ii): Q=10, (i): Q=5, (ii): Q=2.5] 

これはパルス密度変調によってバックオフによらず増幅

器への入力振幅が一定であるからである．ただし，バッ

クオフの増加でSNRが低下するため,D/U比は減少する． 

図(c)は図(a)の実効経路数と揃えるために図(b)の横軸を

経路数から実効経路数に変更して示したグラフである．

図(a)と比較すると，通過帯域次数=4, Q=2.5の低い経路数

ではD/U比が低下している事がわかる．これは高次の通

過帯域次数を用いる事でフィルタの通過帯域特性の周期

間隔が狭まるため，図11(c)のように所望波帯域外のある

帯域の雑音を強めてしまうからである．しかし，Q=5よ

り大きい値では通過帯域次数が1次と4次で同様のD/U比

が得られる事がわかる．したがって，提案するフィルタ

で高次の通過帯域次数を用いる場合はフィルタの出力に

Q=5より大きいBPFを備え付ける事で所望帯域外の雑音

を除去する必要がある事といえる．これは所望波帯域外

の量子化雑音を提案するフィルタの効果によって，除去

している事がわかる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図14. バックオフ10dBにおけるPSDと経路数の関係 

[(i): Q=20, (ii): Q=10, (i): Q=5, (ii): Q=2.5] 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

図15. バックオフ0dBにおける規格化電力と経路数の関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図16. バックオフ10dBにおける企画電力と経路数の関係 

 

[(i): DC供給, (ii): 全帯域, (iii): 所望波, (iv): 不要波 

(v): 不要波(Q=20), (vi): 不要波(Q=10), (vii): 不要波(Q=5),  

(viii): 不要波(Q=2.5)] 
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 経路数と経路あたりの規格化電力の関係を通過帯域次

数が1次と4次で算出した結果を図15にバックオフ0 dB，

図16にバックオフ10 dBのグラフを縦軸対数表示で示す．

周波数帯域は0~2GHzの帯域でそれぞれ電力を算出して

いる．規格化電力が小さい理由として，16-QAMのPAPR

が大きい事が挙げられる．また増幅器の電力効率はDC

供給電力と全帯域の信号電力の比で計算する事ができる．

バックオフが0 dBと10 dBのどちらの場合も経路数が増

加することで，全帯域の規格化電力は減少している事が

分かる． しかし，減少しているのは不要波帯域の電力で

あり，所望波帯域の電力は減少しない事がわかる． 

 

不要波帯域の電力をBPFのQ値に応じて算出した．PSD

と同様に通過帯域次数が4次の場合，1次に比べて，不要

波帯域の電力が大幅に減少している．これはすべてのQ

の値に対しても一様に減少している．この事から高次の

通過帯域次数を適用する事で少ない経路数にもかかわら

ず不要波電力を抑制できるといえる．さらに，このフィ

ルタは送信機が高出力であるほど，不要波電力の除去の

効果が顕著に表れる事が考えられる． 

 

フィルタの電力合成によって，所望波帯域の電力が減

少しない事は一般的ではないと思われる．180°ハイブリ

ッドの2つの入力信号はバースト信号であり，経路間に遅

延差が発生するので，電力損失が生じる．一般的にハイ

ブリッドに2つの異なる信号を入力した場合，電力損失が

発生する．しかし，2つの異なる信号の電力合成による電

力損失は所望波帯域ではなく，雑音帯域の成分であるこ

とが挙げられる．ハイブリッドによる電力合成はたいて

い高出力増幅器に用いられる．よって，提案するフィル

タでのハイブリッドの使用は大きな欠点にはならない． 

 

  

 

 

 

 

 

 

図 17. 復調後のコンスタレーション(バックオフ 0 dB) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 18. 復調後のコンスタレーション(バックオフ 10 dB) 

通過帯域次数と経路数を変化させた場合の直交検波後

のコンスタレーションを図19に示す．(b)と(c)は実効経路

数がどちらとも16段であるので同様のフィルタの効果を

得ることができる．図17のバックオフが0 dBの場合，そ

れぞれのEVMは(a)の通過帯域次数=1次，経路数＝1段で

23.9 dB，(b)の通過帯域次数=1次，経路数＝16段で23.8 dB，

(c) の通過帯域次数=4次，経路数＝4段が23.6 dBとなり，

信号の劣化は一様に発生している．このことから，経路

数と通過帯域次数の増加による歪がほとんどない事がい

える．同様に図19をみると，バックオフの増加によって

SNRが低下するため，図18に比べて信号の劣化が増加し

ているが，通過帯域次数と経路数による信号の歪は発生

していない事が分かる．全体的に信号が劣化している原

因として，フィルタの中にある電力増幅器の非線形性に

よる歪が考えられる．またE級電力増幅器にパルス密度

変調で生成されたバースト信号を入力される．そのため

バイアスの過渡応答による歪もまた原因とされる． E級

電力増幅器で発生するコンスタレーションの歪を抑える

ために，提案する歪補償の方法[9]，またはE級電力増幅

器の代わりにD級電力増幅器を用いる事によって，歪が

減少できている事が確認されている． 

 

経路数および実効経路数とEVMの関係を図19に示す．

図(a)をみると通過帯域次数が1次の場合，バックオフに

よらず経路数が増加してもEVMは変化しないが，通過帯

域次数が4次であると経路数が16段でEVMが大きく劣化

している．この場合，実効経路数は64段となり，通過帯

域幅は15.625 MHzとなる．本研究ではシンボルレート

10MHzの16QAMを採用しているため，フィルタの通過帯

域特性により所望波帯域の信号までも抑圧してしまって

いるためである．そのため今回の市ミューション諸元で

はフィルタの実効経路数は32段が限界であるといえる．

シンボルレートを増加させた場合では64段でも適用可能

であるといえる．また図(b)から通過帯域次数が4段であ

っても，実効経路数からみた場合，信号の劣化はほとん

どない事がグラフからわかる． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図19. EVMと経路数の関係 

 

(c) 通過帯域次数；4,経路数；4(b) 通過帯域次数；1,経路数；16(a) 通過帯域次数；1,経路数；1

(a) 通過帯域次数；1,経路数；1 (b) 通過帯域次数；1,経路数；16 (c) 通過帯域次数；4,経路数；4

: 変調 : 復調
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バックオフ；10 dB
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5. 結論 

 

本研究ではトランスバーサルフィルタの各経路にスイ

ッチング動作型電力増幅器を挿入した電力増幅挿入型ト

ランスバーサルフィルタは通過帯域次数を増加させるこ

とで所望波帯域近傍の量子化に効果を高められる事を提

案した．このフィルタは増幅器のスイッチング動作によ

り高効率に信号を増幅し，フィルタの帯域通過特性によ

り量子化雑音を抑える事ができる．隣接経路間の遅延差

を変える事で中心周波数を調整することができる．また

経路数を増加することで所望波帯域の電力は維持いたま

ま，量子化雑音の電力を減らすことができる．しかし，

経路数を増加することは実装の負担となり，フィルタの

小型化への問題が生じる．そこで通過帯域次数を増加さ

せることで実効経路数の通過帯域特性を得られるため経

路数を増加させなくても量子化雑音を抑制する事ができ

る．結果として，このフィルタは他のシステムの干渉す

る要因となる所望波帯域外に発生するスプリアスを減ら

す期待ができる．しかし，提案するフィルタの入力で量

子化雑音が残留している．そのため，電力が所望波帯域

における電力効率の低下を及ぼしている．それゆえ，フ

ィルタの入力に残留する量子化雑音を信号電力より十分

に小さいレベルに減らす事ができれば，さらに高い電力

効率が得られる．次のステップとして，効果の高いノイ

ズシェーピング特性を持つ高次の変調器の適用する

ことでフィルタの入力の量子化雑音を減らすことが必要

である．また高出力電力増幅器を用いた場合の高次の通

過帯域次数の効果を評価することも必要である． 
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