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周波数帯域と関連波長の概観:

帯域 周波数 定義 波長- pacc. CCIR帯域
DIN40015

VLF 3kHz ～ 30kHz 100km ～ 10km 4
LF 30kHz ～ 300kHz 10km ～ 1km 5
MF 300kHz ～ 1650kHz 1km ～ 100m 6

1605KHz ～ 4000KHz
HF 3MHz ～ 30MHz 100m ～ 10m 7

VHF 30MHz ～ 300MHz 10m ～ 1m 8
UHF 300MHz ～ 3GHz 1m ～ 10cm 9
SHF 3GHz ～ 30GHz 10cm ～ 1cm 10
EHF 30GHz ～ 300GHz 1cm ～ 1mm 11
… 300GHz ～ 3THz … 1mm ～ 100µm 12
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1. RFアプリケーション―基礎編

1.1 周波数スペクトル

無線スペクトラムと波長
各材料の組成は、独自な放射パターンを発生します。これは、
放射の「周波数」と「波長」で分類することができます。電磁
(EM)信号は光速度で伝送するため、伝搬波の特性を持ってい
ます。
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可視光のカラー・スケール
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マイクロウエーブのサブバンドに関する文献を調べると、様々
な定義があり、その帯域の利用対象について説明が殆どないか、
全くない場合もあります。そのため、次表では概要を説明しよ
うとしても、参考資料として機能しないこともあります。

1.2 アンテナの機能

標準的なアプリケーションでは、トランスミッタパワー・ア
ンプのRF出力信号は同軸ケーブルを経由してアンテナが設置
されている場所まで伝送されます。一般に、同軸ケーブルは
50Ωのインピーダンスを持っています(TV/ラジオは75Ω)。
アンテナと無限空間の間の間隙(エーテル)も、インピーダンス
値を持っています。このエーテルは、トランスミッタ・アン
テナからレシーバ・アンテナへ伝搬する無線RF波の伝送媒体
です。同軸ケーブル端(例えば50Ω)からエーテル(理論上は
Z=120 πΩ=377Ω)までの最適なパワー伝送のために、"パ
ワー・マッチング"ユニットが必要となります。このマッチン
グ・ユニットがアンテナです。ケーブルのインピーダンスを
空間のインピーダンスにマッチングさせます。周波数と特定
のアプリケーション・ニーズに応じて、多くのアンテナ構成
と構成バリエーションが存在します。最も簡単なものは等方
向性ボール・ラジエータであり、数学的な基準として使われ
る理論モデルです。

次に簡単な構成で広く実用化されているアンテナはダイポー
ルであり、ダイポール・ラジエータとも呼ばれています。2軸
方向に配置された棒(ラジエータ)から構成されています。ラジ
エータを1本削除すると、右図に示す"垂直モノポール"アンテ
ナになります。垂直モノポールは、放射エレメントを中心と
する"ドーナツ型"の電界を持っています。
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出典 Nührmann Nührmann www.werweiss www.atcnea.de Siemens Siemens ARRL Wikipedia
-was.de Online Lexicon Online Lexicon Book No. 3126

利用対象 EEEレーダー 米国軍用帯域 衛星 プライマリ・ GHz帯の マイクロウエーブ … 衛星技術と
規格521 アップリンク レーダー 周波数帯域 帯域 レーダー技術で

分割
Band GHz GHz GHz GHz GHz GHz GHz

A 0,1 - 0,225
C 4 - 8 3,95 - 5,8 5 - 6 4 - 8 4 - 8 4 - 8 3,95 - 5,8
D 1 - 3
E 2 - 3 60 - 90 60 - 90
F 2 - 4 90 - 140
G 4 - 6 140 - 220
H 6 - 8
I 8 - 10
J 10 - 20 5,85 - 8,2 5,85 - 8,2
K 18 - 27 20 - 40 18,0 - 26,5 18 - 26,5 10,9 - 36 18 - 26.5 18 - 26,5

Ka 27 - 40 26,5 - 40 17 - 31 26.5 - 40 26,5 - 40
Ku 12 - 18 ≈16 12,6 - 18 15,3 - 17,2 12.4 - 18 12,4 - 18
L 1 - 3 40 - 60 1,0 - 2,6 ≈1,3 1 - 2 0,39 - 1,55 1 - 2 1 - 2,6
M 60 - 100

mm 40 - 100
P 12,4 - 18,0 0,225 - 0,39 110 - 170 0,22 - 0,3
R 26,5 - 40,0
Q 36 - 46 33 - 50 33 - 50
S 3 - 4 2,6 - 3,95 ≈3 2 - 4 1,55 - 3,9 2 - 4 2,6 - 3,95
U 40,0 - 60,0 40 - 60 40 - 60
V 46 - 56 50 - 75 50 - 75
W 75 - 110 75 - 110
X 8 - 12 8,2 - 12,4 ≈10 8 - 12,5 6,2 - 10,9 8 - 12.4 8,2 - 12,4
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回路集積度の高度化とコスト削減はアンテナ・デザインにも影
響します。プリント回路ボード(PCB)に構成されたストリップ
ラインのEM電界放射に基づいて、「パッチアンテナ」と呼ばれ
るPCBアンテナ構造が開発されました(図参照)。エポキシ誘電
体の代わりにセラミックを使って、機械的寸法が小型化されて
います。

LF-MF-HFアプリケーション範囲で、フェライト・ロッド・
アンテナが広く採用されています。これらのアンテナは磁界
をフェライト・コア内に圧縮し、RF磁界のアンプのような働
きをします。コイルは変成器のように信号を取込みます。イ
メージ除去やチャンネル選択用のプリセレクションLCタンク
の 一 部 に な っ て い ま す 。 図 に 示 し た チ ュ ー ナ は 、
Nordmende Elektra真空管ラジオ(少なくとも40年前のもの
で今でも動作しています)のものです。寸法を比較するため、
Monolithicマイクロwave ICをハンダ・ポイントの前に置い
てあります。

bra434

x

y

z

εn, hn

Bxp
(n)

Byq
(n)

Patch

406～512 MHz用の対数間隔アンテナ UHF広帯域ディスコーン・アンテナ

BGA2003

ECC85 チューニング・
コンデンサ

BGA2003 フェライト・ロッド・
アンテナ
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1.3 トランジスタ半導体プロセス

1.3.1 汎用小信号バイポーラ
トランジスタは、次の3種類の層から構成されています。

･高濃度でドープエミッタ層

･中濃度でドープベース領域

･低濃度でドープコレクタ領域.

高ドープサブストレートは、キャリアおよび導体としてのみ機能します。

組立てプロセスで、トランジスタ・チップは接着剤または共融ハンダでリ

ードフレームに接着されます。エミッタ・コンタクトとベース・コンタク

トは、例えば超音波溶接プロセスを使ったボンディング・ワイヤー(例えば、

金、アルミニウムなど)によりリードフレーム(リード)に接続されます。
NPNトランジスタの断面図

BC337、BC817のダイ

bra437

Epitaxial-Layer:
≈20 µm

Substrate:
150 to 200 µm

Collector

BaseEmitter

n+

n-

p

n+

bra439

E B

2 1

C

3

bra438

SOT23標準リードフレーム

プエルトリコにあるArecibo天文台は、直径305m、深さ
51mの皿型アンテナを持つ電波望遠鏡です。2次リフレクタ
とレシーバは、900トンのプラットフォーム上に配置され、
皿の上部 1 3 7 m 上空に吊るしてあります。これが
SETI@homeプロジェクトに使われているLバンド・マイクロ
波アンテナと50 MHz～10 GHzアンテナの入力ポイントで
す。レシーバは低ノイズ動作のために液体ヘリウムで50 Kに
冷却され、多分地球外知的生命から長距離伝送された弱い信
号を受信します。この天文台は、平衡型クライストロン・ア
ンプ(2.5 kWの出力ピーク電力; 120 kV / 4.4 Aの電源)を
採用したトランスミッタを使って受信信号に応答することが
できます。

プエルトリコのArecibo天文台

フィード

150 m

皿

エピタキシャル層：
≒20μm

サブストレート：
150～200μm

コレクタ

ベースエミッタ
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1.3.2 ダブル・ポリシリコン
モバイル通信マーケットとさらに高い周波数の使用は、RF広帯域トランジ

スタ、アンプ・モジュール、MMICの低電圧/高性能に対する需要が存在す

ることを意味します。この需要を満たすため、フィリップスは優れた性能

を達成するダブル・ポリシリコン・プロセスを開発しました。この「ダブ

ルポリ」拡散プロセスは、既存バイポーラ技術より大幅に優れた高度なト

ランジスタ技術を使っています。

ダブルポリSi RFプロセスの利点
･高周波数化(>23GHz)

･高い電力ゲインGmax、例えば22dB/2GHz

･低ノイズ動作

･高いリバース・アイｿレーション

･簡単なマッチング

･小さい消費電流

･低電源電圧向けに最適化

･高い効率

･高い直線性

･優れた放熱

･ MMIC向けの高集積度(SSI= Small-Scale-Integration)

アプリケーション
携帯電話マーケットおよびコードレス電話マーケット(1.8 GHz以上で動作

するローノイズ・アンプ、ミキサー回路、パワー・アンプ回路)、高性能RF

フロントエンド、ペイジャー、衛星TVチューナ。

ダブルポリSiで製造される代表的な製品：
･ MMICファミリ： BGA20xy、BGA27xy

･ 第6世代広帯域トランジスタ： BFG403W/410W/ 425W/480W

･ RFパワー・アンプ・モジュール： BGY240S/241/212/280 

bra440コレクタ

サブストレート

エピ層

ベースベース

酸化膜

エミッタ

既存のアドバンスド・バイポーラ・トランジスタ

bra441

エミッタ

SIC： selectively implanted collector

コレクタ

n+ polyp+ poly
ベース

n− epi

p－サブストレート

n+ 埋込層

n+

ベース

p

酸化膜

SIC p

ダブルポリでは、1層のポリシリコン層を使ってエミッタの拡散と接続を行い
ますが、もう1層のポリシリコン層を使ってベース領域の接続を行います。埋
込層を使って、コレクタがチップの上部に取出されます。標準トランジスタ
の場合と同様に、コレクタは裏面サブストレートを使って接続され、リード
フレームに取り付けられます。
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2.1 RFの基礎

2.1.1 RF波
RF電磁(EM)信号は、池に石を落とした時の波のように外側に向かって伝

搬します。EM波は、特に光信号にあてはまる法則に従います。外部から影

響されない均一な真空では、EM波は速度Co=299792458 m/sで伝搬

します。サブストレート、配線、または非空気の誘電体材料内部を伝搬す

る波は、比誘電率の平方根に比例して速度が低下する伝搬パスに置かれま

す。

εreffはサブストレートの比誘電率。

'ν'を使うと、波長は次のように計算できます：

2. RFデザインの基礎

OCv
ε

=
reff

v

f
=λ

例1： FR4エポキシ材料と集積回路の金属-誘電体-半導体コンデンサを使って製造されたプリント回路ボード(PCB)内の電磁

波の速度を計算します。

計算： 金属-誘電体-半導体コンデンサでは、誘電体材料としては、二酸化ケイ素(SiO2)または窒化ケイ素(Si3N4)を使うことが

できます。

FR4 ➨ εreff = 4.6 ➨ v = 139.8•106m/s
SiO2 ➨ εreff = 2.7 to 4.2 ➨ v = 182.4•106m/s to 139.8•106m/s
Si3N4 ➨ εreff = 3.5 to 9 ➨ v = 160.4•106m/s to 99.9•106m/s

例2： 商用SWラジオ放送プログラムから送信される6030 kHzの波長(49mバンドのSWR3)とFR4 PCB内の波長を求めます。

計算： 空気のεreffは真空のそれに近い→εreff ≒1→ν = CO

空気中の波長：

例1から、FR4の比誘電率εreff = 4.6を使うと、ν = 139.8･106m/sとなり, PCB内の波長はλFR4 = 23.18 mと

計算されます。

m/s
smC

v
reff

O 1078.139
6.4

/299792458 6•===
ε

m
KHz

m/s

f

CO
air 72.49

6030

299792458 ===λ
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図6で、前方伝搬波(赤)の反射は、異なるインピーダンス値(Z1、Z2、

Z3)を持つ材料で発生します。反射波(緑)は再度反射されて前方伝搬波にな

り負荷の方向へ向かいます(図6では青)。異なる誘電体媒体間で最適マッチ

ングする場合は、信号反射が発生しないため、最大の電力が送られます。

異なるインピーダンスを持つラインの接合、またはラインの不連続で発生

する反射量は、反射係数により求められます。これは次の章で説明します。

ソースから伝搬媒体(エーテル、サブストレート、誘電体、線、マイクロス

トリップ、導波管、その他の媒体)に送信(または注入)された前方伝搬波は、

媒体の反対側にある負荷まで伝搬します。2種類の誘電体材料の接合点で、

前方伝搬波の一部はソースへ向かって反射されます。残りの部分が負荷に

向かって伝搬します。

bra442

V1 Zo
ロスありの

Zo
T3T2T1

接合 接合

後方伝搬波

前方伝搬波

接合 接合

Z3Z2Z1
負荷出典

ロスありの ロスありの

図6：異なるインピーダンスZ1～Z3を持つライン間での多重反射

102

10

103

波　長

1

bra443

MHz
1 10610510410 103102

[mm]

[µm]

[m]

例：周波数(ISM433)と線(青)との交点から波長(70cm)を読みます。
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2.1.2 反射係数
前述のように、前方伝搬波はライン・インピーダンスの不連続または不整

合を持つ接合点で一部反射されます。前方伝搬波の一部(負荷に到着)のみが

吸収されて負荷で処理されます。誘電体媒体内では伝搬波の速度は周波数

に依存するため、波が自由空間を伝搬した場合に比べて、負荷ポイントへ

の波の到着に遅延が発生します(位相シフト)。数学的には、この挙動は複素

ガウス空間内のベクトルを使ってモデル化されます。伝搬媒体(または配線)

の各位置で、異なる振幅と位相遅延を持つ波面がヘテロダイン処理されま

す。その結果による、配線に沿った波のエネルギ包絡線は、最大値と最小

値を持つリップルとして見えます。最大値間の位相差は、最小値間の位相

差と同じ値を持ちます。この距離は半波長、すなわちλ/2と呼ばれます

(180°の正規化位相シフトとも呼ばれます)。

例： 不整合端を持つラインがソースから駆動されると、定在波が発生します。これらは、ラインに沿った定まった位置で最小信号振幅と最大信号

振幅を持ちます。FR4を採用したサブストレート上のプリント回路内で処理されるBluetooth信号の各ワーストケース電圧ポイント間の大凡

の距離を求めます。

計算： FR4内の速度をν = 139.8･106m/sとします。

波長：

・最小点では最小電圧と最大電流を持ちます。

・最大点では最大電圧と最小電流を持ちます。

・最小と最大の電圧(または電流)点の間の距離は1/4です。

反射係数は、後方伝搬電圧波と前方伝搬電圧波との比により次のように定義されます。

反射係数：

反射損失またはリターン損失：

インデックス(x)は、ラインに沿った異なる反射係数を表します。これはラインに沿った定在波の分布から発生します。

リターン損失(dB)は、前方伝搬波に比べた、反射される波の大きさを表します。

50Φ RFデバイスの入力反射性能は、電圧定在波比(VSWRまたは単にSWR)によって指定されることがあります。

VSWR:    マッチング係数：

VSWRの代表的な値：

開放または短絡したラインで発生する100%の不整合： r = 1およびVSWR = ∞

最適(理論)整合ライン： r = 0およびVSWR = ∞

すべての実用的状況では、「r」は0 < r < 1(および1 < VSWR < ∞)の条件で変化します。
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反射係数の計算：

数学的操作により は になります。

あるインピーダンス(例えば負荷)の反射係数は になります。

Zo =公称システム・インピーダンス(50Ω、75Ω)の場合、

前述のように、定在波により配線に沿って電圧と電流の異なる振幅が発生します。

これら2つのパラメータの比は、各位置(x)でインピーダンス　　 になります。これは、長さ(L)のラインと配線端(x=L)での

不整合負荷Z(x = L)が、ソース位置(x=0)で配線長に依存する次のインピーダンスを示すことを意味します。

例： マイクロ波デザインで使用できる幾つかの特別なケース(トリック)が存在します。

の長さとインピーダンスZLを持つ配線は1/4波長変成器になることが数学的に示されます。

-インピーダンス変成器：

これは、SPDT（単極、双投形）ベースのPINダイオード・スイッチあるいはDCバイアス回路で使用できます。それはRFショート（大型コンデンサー）

は、抵抗dcパス（理想条件で）をもつ無限インピーダンスに変換されるからです。

図6に示すように、さらにRF伝搬波の基礎理論で示されるように、マッチング、反射、個々の配線性能は、配線に沿ったインピーダンス変換に起因してベ

ンチでの測定結果に影響を与えます。この制約のため、各測定のセットアップは高精度な基準を使ってキャリブレーションする必要があります。.

RFキャリブレーション基準の例：

-開放 -通過

-短絡 -負荷スライディング

-整合

セットアップ・キャリブレーション・ツールを使うと、偶発的な配線変換、コネクタの外れ、同様な測定侵入問題をなくすことができます。これにより、

被テスト・デバイス(DUT)の測定パラメータが機械的なベンチ・セットアップ構成から影響を受けることが防止できます。
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例： a)データシートの特性に基づいて2GHz用BGA2711 MMIC広帯域アンプの入力VSWRを求める

b)理論的にこのVSWRを発生させることができる抵抗インピーダンスの種類を決定する

c) 50Ω同軸ケーブルのλ/4距離で測定した入力リターン損失を求める

計算： 2 GHzでのBGA2711： rIN = 10dB

➨ ➨

➨ ➨

➨

Comparison: & ➨

(r)の振幅は知っていますが、角度は知りません。定義から、VSWR > 1。

これから、次の2つの可能な解が得られます：

and Zmax=1.92*50Ω=96.25Ω;  Zmin=50Ω/1.92=25.97Ω

rは次のように計算できます：

λ/4変成器はデバイスのインピーダンスを次のように変換します：

ZIN1=96.25Ω    ➨ および ZIN2=25.97Ω ➨ 96.25Ω

結果： 2GHzで、BGA2711は10dBの入力リターン損失すなわちVSWR=1.92を持ちます。この反射は、96.25Ωまたは25.97Ωのインピーダン

スで発生することができます。もちろん、L値とC値の全組合せを考慮すると、無限の結果が可能です。

このインピーダンスを非50Ωケーブルを使って2GHzで測定すると、Zin1=96.25Ωが25.97Ωとして、2つ目の解Zin2=25.97Ωは96.25Ω

としてそれぞれ現れるため、λ/4距離で極めて大きな誤差が発生します。

上の例で説明したように、VSWR (またはリターン損失)は直ちに、計算しないでデバイスの入力マッチングの品質を示しますが、実(ベクトル)性能(喪失また

は位相情報)について知ることはできません。RFアンプの詳細な数学的回路解析は、デバイスの入力インピーダンス対出力負荷(S12問題)に依存します。出力

デバイスのインピーダンスは、アンプを駆動するソースのインピーダンスに依存します(S21問題)。この相互依存のため、線形小信号回路でのsパラメータの

使用は、信頼性の高い正確な結果を提供します。このパラメータ理論は、次の章で説明します。
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Return Loss / [dB]
0 403010 20

b ra 4 4 4

VSWR Reflection
Coefficient / [%]

and Zmin,
Zmax / [Ohm]

3

4

2

5

6

1

40

60

20

80

100

0

例：注目するリターン損失(10dB)を選択します。濃い緑の線を横切ってVSWR (≒1.9)を、濃い青の線を横切って反射係数(r≒0.32)を、それぞれ見つ

けることができます。点線の淡い緑の線(Zmax≒96Ω)または淡い青の線(Zmin≒26Ω)を横切って2つの(100%抵抗)不整合が存在します。詳細につい

ては、前掲の代数的なアプリケーション例を参照してください。

リターン損失/ [dB]

VSWR反射係数/

[%]およびZmin、

Zmax / [Ω]
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2.1.3 理論的受動デバイスと実用的受動デバイスとの違い

実用的デバイスは、非常に高い周波数でいわゆる寄生要素を持ちます。

抵抗 誘導性寄生動作を持ち、ローパス・フィルタのように機能します。

インダクタ 容量性と抵抗性の寄生を持ち、ある自己共振を持つ制動付き並列共振タンク回路のように機能します。.

コンデンサ 誘導性と抵抗性の寄生を持ち、直列共振周波数(SRF)を持つ制動付きタンク回路のように機能します。.

インダクタの寄生リアクタンスとコンデンサの寄生リアクタンスにより、自己共振が発生します。

b ra 4 4

L

Cx

L Rx

Rx1

R
resistor model

capacitor model

inductor model

Cx

R Lx

C

C

Lx Rx2

図7受動集中要素の等価モデル

SRFの上側で受動部品を使うことは可能ですが、厳しい検証が必要です。SRFより上側でコンデンサは、DC阻止機能を持つインダクタのようになります。

抵抗モデル

コンデンサ・モデル

インダクタ・モデル



フィリップスRFマニュアル第6版 ― 付録 17

2.1.4 スミス・チャート

前の章の例で示したように、半導体のインピーダンスは、位相遅延と寄生によって発生する抵抗部分とリアクタンス部分の組合わせになります。RFイン

ピーダンスは、ベクター代数式を使って周波数領域で次のように解析されます。

対象 ➨ 文字 ➨ 周波数領域

抵抗 ➨ R ➨

インダクタ ➨ L ➨

コンデンサ ➨ C ➨

周波数 ➨ f ➨

単位複素数 ➨ j ➨

RF解析で便利な幾つかの基本ベクター代数を次に示します。

複素インピーダンス：

➨ ここで

角度の使用 →極座標表示

和の使用 →直交(長方形)座標表示

同じルールは他の問題にも使われます。

例えば、複素反射係数：

{ } { } ( )ϕϕϕ sincosImRe jZeZZjZZ j −⋅=⋅=+=
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特別なケース：

• 抵抗性不整合： 反射係数：

• 誘導性不整合： 反射係数：

• 容量性不整合： 反射係数：

ガウス平面(極座標)を使うと、長方形2次元ベクトルを図示することができます。

実数軸上の点は100%抵抗性

虚数軸上の点は100%リアクタンス性

実数軸より上側の点は、誘導性+抵抗性

実数軸より下側の点は、容量性+抵抗性

b ra 4 4

Im (Z)

Re (Z)

Im

180 Re
resistive-axis

reactive-axis

0

Z

ϕ

抵抗軸

リアクタンス軸

アプリケーションでは、RF設計者は50Ωの抵抗性インピーダンス付近を維持しようとします。極座標の原点は0Ωです。RF回路では、比較的大きいイン

ピーダンスが発生しますが、最大電力伝送のため特別な回路デザインにより50Ω付近に維持しようとします。実用的には、非常に低いインピーダンスと

非常に高いインピーダンスは正確に知る必要はありません。紙面サイズの制約のため、極座標では大きなインピーダンスと50Ω領域を同時に許容精度で

表示することはできません。

b ra 4 4 7

50 Ω

2 nH

100 pF

S11

f MHz
Stop
1000

Start
10

SRF = 355.9 MHz

10 MHz
0 Ω

1 GHz
r = 4

a

a

r = 1

b

bc
c

∞ Ω

ベル研究所の技術者であるPhillip Smith氏はこの事実を使って、1930年

代にいわゆるスミス・チャートを開発しました。チャートの原点は50Ωで

す。実数軸の左と右の抵抗値は0Ωと∞Ωで終わります。リアクタンス性の

虚数軸は100%リアクタンス性(LまたはC)で終わります。50Ω原点近く

では分解能は高くなります。チャートの中心から離れると、分解能は低下

します。チャートの中心からさらに離れると、分解能/誤差が増加します。

標準スミス・チャートのみが正抵抗を表示し、単位半径を持っています

(r=1)。不安定性(例えば発振)により発生する負抵抗は、単位円の外側に表

示されます。.この非線形スケールの図では、実数軸の無限点は、「理論的」

にスミス・チャートのゼロ点にたたみ込まれています。数学的には、これ

がスミス・チャートの単位円(r=1)を構成していることが示されます。この

円上の点は反射係数= 1 (100%不整合)を表します。抵抗と任意の正の

L/Cとの組合わせは、スミス・チャートの単位円の内側で極座標表示の反

射係数によって数学的に表わされます。スミス・チャートはリニア・スケ

ールの極座標を変換したものであるため、極座標の法則を100%使うこと

ができます。カーテシアン表示則は、非線形スケーリングのために変更さ

れています。



フィリップスRFマニュアル第6版 ― 付録 19

特別なケース：
･水平軸の下側の点は、容量性成分を持つインピーダンス ( 180° < ψ < 360°).

･水平軸(縦座標)上の点は100%抵抗性を表します (ψ= 0°)

･垂直軸(横座標)上の点は100%リアクタンス性を表します (ψ= 90°)

b ra 4 4 8

0

0.2

0.6

0.4

0.8

1.0

1.0

+5

+2

+1

+0.5

+0.2

0

−0.2

−0.5

−1

−2

−5

0.2 0.5

Scaling rule
for determine
the Magnitude

(vector distance)
of the reflection

coefficient

25 Ω

1 2 5
180°

−135°

−90°

−45°

0°

45°

90°

135°

100 MHz

200 MHz
500 MHz

1 GHz
2 GHz

3 GHz

100 Ω

Z = 0 Ω Z = 0 Ω

C-Area

L-Area

L-Area

C-

Z=0 Z=∞

図8： BGA2003出力のスミス・チャート(S22)

ゼロに対する特別なケースと無限大インピーダンスが示してあります(上記)。円の上半分は誘導性領域で、円の下半分は容量性領域です。原点は50Ωのシ

ステム基準(ZO)です。柔軟にするため、チャートに記載してある数値はZOで正規化されています。

インピーダンスの正規化手順： ZO = ZO =システム基準インピーダンス(例えば50Ω、75Ω)

例： 100Ωと50Ωの抵抗をBGA2003の出力スミス・チャートの上部にプロットします。

計算： Znorm1=100Ω/50Ω=2; Znorm2=25Ω/50Ω=0.5

結果： 100Ωの抵抗は、水平軸上の2の位置の点として表されます。

25Ωの抵抗は、水平軸上の0.5の位置の点として表されます。

例1： 次の3つの回路で、コンデンサとインダクタは、100MHzのデザイン周波数でのリアクタンスの大きさによって規定されます。部品値を求めま

す。BFG425Wの出力(S22)スミス・チャートにこれらのインピーダンスをプロットします。

反射係数の大きさ

(ベクトル距離)を

求める目盛
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回路： 結果：

b ra 4 4

R1

10 Ω
case A

L1

25 Ω

case B

case C
R3

25 Ω to 50 Ω

L2

25 Ω

R2

25 Ω

C1

10 Ω to 25 Ω

b ra 4 5 0

0

0.2

0.6

0.4

0.8

1.0

1.0

5

2

1

0.5

0.2

0

0.2

0.5

1

2

5

0.2 0.5

Case A

Case C

Case B

1 2 5
180°

−135°

−90°

−45°

0°

45°

90°

135°

40 MHz

3 GHz

➨

計算： ケースA (固定抵抗)

回路から ➨

Z(A)norm = ZA/50Ω = 0.2 + j0.5  ➨ スミス・チャートに記入

ケースB (固定抵抗と可変リアクタンス-可変コンデンサ)

回路から ➨

Z(B)norm=ZB/50Ω=0.5-j(0.2 to 0.5)  ➨ 

スミス・チャートに記入

ケースC (固定抵抗と可変リアクタンス-可変インダクタ)

回路から ➨

Z(C)norm=ZC/50Ω=(0.5 to 1)+j0.5  ➨ スミス・チャートに記入

例2： 3GHzでのBFG425Wの出力反射係数(S22)をデータシートから求めます。出力リターン損失と出力インピーダンスを求めます。インピーダン

スのリアクタンス性成分を補償します。

nH
MHz

L 8.39
1002

25
1 =

⋅
Ω=

π

ケースA

ケースB

ケースC

25Ω～50Ω

10Ω～25Ω

ケースA

ケースC

ケースB
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計算： 極座標表示のベクトル反射係数を使うと、分解能を改善してスミ

ス・チャート内のデータを読むことができます。

手順： 1）チャート原点から3GHzまでのスカラー長を読みます(ベクト

ル距離)。

2）チャートの右側に数値0～1の目盛が表示してあります。こ

れを使って、スケールされた等価スカラー長│r│ = 0.34を

読みます。

3）角度∠(r) = ϕ = -50°を測ります。反射係数をベクトル極

座標表示で書込みます。

インピーダンスを正規化します：

50Ωのベンチ・テストセットアップでトランジスタがキャラク

タライゼーションされているため→Zo = 50Ω

インピーダンス：

BFG425Wの出力は、65.2Ωと1.38pF直列容量の等価回路を

持っています。

未補償の出力リターン損失： RLOUT= -20log(¦r¦)=9.36dBよ

りVSWROUT=2

インピーダンスのリアクタンス性成分を補償するため、リアクタ

ンスの共役複素数を使います：

Xcon=-Im{Z} = -{-j38.4Ω} = +j38.4Ωから

2nHの直列インダクタにより容量性リアクタンスを補償します。

新しい入力反射係数は次のように計算されます：

補償済み出力リターン損失：

RLOUT= -20log(0.132)=17.6dBからVSWROUT=1.3

注： 実用的には、出力インピーダンスは入力回路の関数になります。

入力と出力のマッチング回路は、安定性条件、必要とされるゲイ

ン、ノイズ・マッチングにより決定されます。sパラメータを採

用したネットワーク解析を使って検討されます。

b ra 4 5 1

0

0.2

0.6

0.4

0.8

1.0

1.0

5

2

1

1

2

5

−50

1 2 5

−90°

−45°

0°

45°

90°

40 MHz

3 GHz
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2.2 小信号RFアンプ・パラメータ

2.2.1 トランジスタ・パラメータ、DC～マイクロ波

小さいDC電流とDC電圧では、トランジスタをベース-エミッタ間入力回路にダイオード・クランプ機能を持つ、電圧制御電流源のように見なすことがで

きます。このモデルでは、トランジスタを大信号DCパラメータ、すなわちDC電流ゲイン(B、β、hfe)、最大消費電力、ブレークダウン電圧などを使っ

て表します。

b ra 4 5

rb rc

re

re' Dbe Ic = β*lb

E

CB

サーマル電圧：VT=kT/q≒26mV@25℃

ICO =コレクタ逆飽和電流

低周波電圧ゲイン

電流ゲイン

周波数をオーディオ周波数範囲に上げると、トランジスタのパラメータは

周波数に依存する位相シフトと寄生容量の影響で変化するようになります。

これらの影響のキャラクタライゼーションでは、小信号hパラメータを使い

ます。これらのハイブリット・パラメータは、他のポートを開放(規格)また

は短絡(規格)して、ある端子の電圧と電流を測定して決定されます。

hパラメータ行列を次に示します。

hパラメータ行列：

周波数をHF帯域とVHF帯域に上げると、開放ポートは電気的な寄生電界放

射のために不正確になります。このため許容できない誤差が発生します。

この現象のためにyパラメータが定められました。この場合も、電圧と電流

を測定しますが、「短絡」(規格)のみを使います。この「短絡」による方法

では、この周波数領域でより正確な結果を得ることができます。yパラメー

タ行列を次に示します。

yパラメータ行列：

さらに周波数を上げると、「短絡」の寄生インダクタンスのために、機械的

な条件に依存する寄生による問題が発生します。さらに、電圧、電流、位

相の測定が非常に微妙になります。トランジスタ端子(ポート)での反射係数

を求めるために進行波と反射波の測定に基づいて、スキャッタリング・パ

ラメータ、すなわちSパラメータが定められました。

sパラメータ行列を次に示します。

sパラメータ行列：
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b ra 4 5

(s) portport

a1

b1

a2

b2

行列：

式：

2.2.2 sパラメータの定義

各アンプは入力ポートと出力ポートを持っています(2端子回路)。一般に、入力ポートはポート1と、出力はポート2と、それぞれ表されます。

図10：2端子回路(a)と(b)波

進行波(a)は、DUTのポート(入力または出力)まで伝送します。

反射波(b)は、DUTポートから反射されてきます。

「ポートZO終端」の表現は、50φ標準の使用を意味します。

これは、共役複素数電力整合ではありません。前の章で、反射係数を次のように定義しました。

反射係数：

ポート１の入力反射係数を計算すると： ここで、出力はZO終端。

これは、信号源から進行波(a1)がポート1に入力されることを意味します。反射波電力(a2)はポート2に入力されません。ポート2に対しても次のように

同じ手順を使うことができます。

出力反射係数： ここで、入力はZO終端

ゲインは次式で定義されます：

前方伝搬波のゲインは、ポート2からの前方伝搬波(b2)をポート1に入力される波(a1)で除算して求められます。

後方伝搬波のゲインは、ポート1からの伝搬波(b1)をポート2に入力される波(a2)で除算して求められます。

正規化された波(a)と波(b)は次のように定義されます。

= ポート1へ入力される信号

= ポート2へ入力される信号

= ポート1から出力される信号

= ポート2から出力される信号

前方伝送：

アイｿレーション：

入力リターン損失：

出力リターン損失：

挿入損失：
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次の数学的解析では、正規化された波は、システム・インピーダンスZOを

単位としてさらに基準として使います。

U, p、ZOとの間の関係は次のように表わすことができます

 O

O

ZiP
Z

u ⋅==   Substituting:   O

O

Z
Z

Z =0  

O

O

O

O

O Z

iZP

Z

iZ

Z

V
a

2222

1111
1

⋅+=⋅+=     

2222

1111

1

PPiZP
a O +=

⋅
+= Ë 11 Pa =  (Ë  Unit =

Ohm

Volt
Watt = ) 

Rem:

であるため、システム・インピーダンス定数　　　　　を基準とした前方伝搬波電圧を測定することにより、正規化された波を求めること

ができます。方向性カプラーすなわちVSWRブリッジを使うと、定在波を進行波電圧と反射波電圧に分けることができます。(ダイオード)検波器がこれら

の波をVフォワードDC電圧とVbackward DC電圧に変換します。両DC電圧の簡単な処理の後に、VSWRを読み出すことができます。

50Ω VHF-SWR-Meterはキット(Nuova Elettronica)を使って構成しま

した。これは3本のストリップラインで構成されています。中央のラインは、

メイン信号を入力から出力へ渡します。上側と下側のストリップラインは、

特別な電気的および磁気的な相互結合により進行波と反射波の部分を選択

します。各結合ストリップライン端にあるダイオード検波器は電力をDC電

圧に整流して、VSWRの処理と監視のために外部アナログ回路に渡されま

す。アプリケーションには、アンテナ電力マッチング制御, pA出力電力デ

テクタ、ベクタ電圧計、ベクタ回路解析、AGCなどが含まれています。こ

れらの種類の回路キットは、アマチュア無線資料や幾つかのRF雑誌で公表

されています。
b ra 4 5 4

IN

Detector Vbackward

OUT

Vforward

2.2.2.1 2端子回路の定義

b ra 4 5

forward

backward

Port-1

S21

S11 S22

S12

Port-2

入力リターン損失

出力リターン損失

フォワード伝送損失(挿入損失)

逆方向伝送損失(アイｿレーション)

図11： 2端子回路のsパラメータ

フィリップスのデータシート・パラメータの挿入電力ゲイン
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例: バイアス設定VVS-OUT=2.5V、IVS-OUT=10mAに対して、100MHz、450MHz、1800MHz、2400MHzでBGA2003の挿入電力ゲインを

計算します。

計算: シリコンMMICアンプBGA2003のフィリップス・ウエブサイト・ページからsパラメータ・データ・ファイル[2_510A3.S2P]をダウンロー

ドします。

次にこのファイルの一部を示します。:  

#  MHz  S  MA  R 50

! Freq S11 S21 S12 S22   :

100 0.58765 -9.43 21.85015 163.96 0.00555 83.961 0.9525 -7.204

400 0.43912 -28.73 16.09626 130.48 0.019843 79.704 0.80026 -22.43

500 0.39966 -32.38 14.27094 123.44 0.023928 79.598 0.75616 -25.24

1800 0.21647 -47.97 4.96451 85.877 0.07832 82.488 0.52249 -46.31

2400 0.18255 -69.08 3.89514 76.801 0.11188 80.224 0.48091 -64

Results: 100MHz ➨ 20?log(21.85015) = 26.8 dB

450MHz ➨

1800MHz ➨ 20?log(4.96451) = 13.9 dB

2400MHz ➨ 20?log(3.89514) = 11.8 dB

2.2.2.2 3端子回路の定義

3端子sパラメータの代表的な製品：両方向性カプラー、電力スプリッタ、

コンバイナ、位相スプリッタ

図12：3端子回路(a)と(b)波

b ra 4 5

(s) port2port1

port3

a1

a3

b1

b3

a2

b2

3端子sパラメータの定義:

･端子の反射係数/リターン損失：

Port 1 ➨

Port 2 ➨

Port 3 ➨

･送信ゲイン：

Port 1=>2 ➨

Port 1=>3 ➨

Port 2=>3 ➨

Port 2=>1 ➨

Port 3=>1 ➨

Port 3=>2 ➨
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2.3 RFアンプ・デザインの基礎

2.3.1 MMICのDCバイアス・ポイント調整

sパラメータは前の章で説明したように、バイアス・ポイントと周波数に依存します。このため、パラメータ・ファイルにはDCバイアス設定データが含ま

れていません。異なるバイアス・ポイントに対してsパラメータは無効なため、このセットアップを使うことをお薦めします。DCバイアス回路のデザイン

例をBGU2003を使ってVs=2.5V; Is=10mAに対して説明します。電源電圧はVCC=3Vに選択しています。

LNA DCのバイアス設定

b ra 4 5 7

1

1

2

2

3 4

IN

IN

U1 C5

C1

C3

C2

C4 R1

R2

L1

+VCC

CONTROL

GND

CTRL

OUT

Vs+OUT

2.5 V/10 mA1.2 V/1 mA

b ra 4 5

Q4 C2
C1

Rb

Rc
Q5

In

GND

Vp-OutCtrl

Ra

BGA2003等価回路： Q5はメインRFトランジスタ。Q4はQ5の電流ミ

ラーを発生します。この電流ミラーへの入力電流は、Ctrl.ピンへ流入する

電流で決定されます。制御電圧がCtrl入力に直接加えられたとき、Rbは電

流を制限します。RC、C1、C2は、バイアス回路をRF入力信号からデカ

ップリングします。Q4とQ5は同じチップ上にあるため、Q5のバイアス・

ポイントは温度に対して非常に安定しています。

トランジスタのDCバイアス・ポイント調整

b ra 4 5

0 0.5

0.5

1

1.5

2

1 1.5 2102030
IVS-OUT (mA) VCTRL (V)

ICTRL (mA) MMICのI/O DC関係を分かり易くするため、

BGA2003のデータシートの図4と図5を結

合しました(左のグラフ参照)。

赤線は、IVS-OUT=10mAの条件から始まり、

縦軸ICTRL=1mAを通過し、横軸上の

VCTRL=1.2Vで終わるグラフ構造を表してい

ます。

2.3.2 トランジスタのDCバイアス・ポイント調整

MMICの簡単なバイアス設定と対照的に、ここでは、例えばオーディオまた

はIFアンプで使われる設定のデザインを示します。

URCURB

b ra 4 6

IN

RB

Ib
Ic

RC

C1

VCC

OUT

Q1

UBE

UCE
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電圧帰還により安定化したDCバイアス設定

この設定の利点は、抵抗RBの抵抗性が非常に大きいことです。端子[IN]での入力インピーダンスの低下は無視でき、IF帯域フィルタの負荷が軽くなります。

エミッタ帰還抵抗がないため、Q1で高いゲインが実現されます。これは狭帯域幅の高ゲインIFアンプで必要とされます。欠点は、Si BEダイオードの比

較的直線的なcaの負温度係数によって発生する動作ポイントの安定性が低いことです。

VBE≒ -2.5mV/Kを次式に代入します 。

グラウンドとエミッタの間に抵抗を追加すると、これを軽減することができます。

bra461

L9

C11

C1

L8

L2

L3 L5

L4

L1

C10

C14, C15,
C16

C12 C13

C2, C3,
C4, C5

C6, C7,
C8

R1 T1

R2

L10

Vbias

50 Ω
input

50 Ω
output

C9
DUT

L6

L7

VS

エミッタ抵抗からゲイン損失の欠点またはバイパス・コンデンサの必要性

が発生します。さらに、トランジスタのグランド性能(不安定性)の品質低下

と、グランド・プレーンへのエミッタ熱放散が発生します。中程度の出力

電力で接合温度が上昇してDCドリフトが発生するため、バイアス設定の安

定化が必要になります。トランジスタを安定化しないと、焼失または歪み

が発生します。可能なｿリューションを左図に示します(BFG10 )。

BGA2003と同様に、DCトランジスタT1を使って電流ミラーがデザイン

されます。T1は、密接な熱結合がある場合のRFトランジスタ(DUT)に近

いVCE (VBE)ドリフトを持つダイオードのように機能します。β1=βDUT

とVBE-1≒VBE-DUTを使うと、非常に簡単な次の代数解析が可能です：

IC-DUT ≒ IC1 ≒ (Vbias-VBE)/R2の非常に小さい温度依存性が得られます。

最適な電流ミラーを得るためには、BEチップ構造領域が同じ寸法を持つ必

要があります。

2.3.3 ゲインの定義

アンプのゲインは、実施した(理論的)測定、安定性条件、マッチング方法(例えば、最適電力処理、最大ゲイン、最小ノイズ係数またはある安定性性能)に

応じて幾つかの方法で規定されます。上限と下限のパラメータに対して計算される電力ゲインもあります。さらに、スミス・チャート内の円(電力ゲイン

円、安定性円)の計算は、入力または出力の有効な動作範囲の選択に使うことができます。使用する代数式は、参照資料毎に異なります。実際には、出力

が必要とされるソースの関数であり、入力が必要とされる負荷の関数であるため、S12は無視できません。このためにマッチングが複雑になり、GAと

GPのデザイン手順の中で発生します。

トランスジューサの電力ゲイン：

負荷に供給される電力/ソースから得られる電力

電力ゲインまたは動作電力ゲイン：

S12を無視できない場合に使用され、GPはソース・インピーダンスに依存しません。

有効電力ゲイン：

GAは負荷インピーダンスに依存しません。
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最大有効ゲイン(MAG)：

トランジスタから得ることができるMAGは、Rollett安定性係数K>1での同時共役複素数I/O整合により可能です。

Kは幾つかのサブステップ内でsパラメータから計算されます。無条件安定な周波数で、MAG (GT,max=GP,max=GA,max)は、トランジスタのデータシー

トにプロットされます。

安定な最大ゲイン：

MSGは不安定性を持つトランジスタに対する性能係数であり、K=1 (MAGのサブセット)に対して有効です。不安定性を持つ周波数で、MSGはトランジ

スタのデータシートにプロットされます。

アンプのデザインで使われる定義のその他の例：

- GT,max = 同時複素共役整合条件下でのトランスジューサ最大電力ゲイン

- GT,min = 同時複素共役整合条件下でのトランスジューサ最小電力ゲイン

- GTU = 単方向トランスジューサ電力ゲイン

- GP,min = 不安定性を持つデバイスの最小動作電力ゲイン

-単方向性能係数　　　は、S12=0を仮定した場合に発生する誤差を決定します。

右図の例は、周波数の関数としてのBGU2003のゲインです。

100 MHz～1 GHzの周波数範囲では、MMICは不安定な可能性がありま

す。1.2 GHzより上では、MMICは無条件に安定です(測定の3 GHz範囲

内)。

GUMは、S12=0と複素共役I/O整合を仮定した場合の単方向トランスジュ

ーサ最大電力ゲインです。S12=0 (=単方向性能係数)は、K=無限かつ

DS=S11*S22から得られる単方向2端子回路を規定します。

詳細については, pozar、Gonzalez、Bowickなどの書籍を参照してくださ

い。

f (MHz)
102 104103

bra462

20

10

30

40

gain
(dB)

0

MSG

Gmax

GUM

2.3.4 アンプの安定性

すべての変数は複素データで処理する必要があります。評価したK係数は、

選択したsパラメータの組合せ[S11、S12、S21、S22]に対する周波数とバ

イアス設定でのみ有効です。

行列式：

Rollett安定性係数：
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参考文献― RFアプリケーション―基礎およびデザイン―基礎
1. Philips Semiconductors, RF Wideband Transistors and MMICs, Data Handbook SC14 2000, S-parameter Definitions, page 39 
2. Philips Semiconductors, Datasheet, 1998 Mar 11, Product Specification, BFG425W, NPN 25GHz wideband transistor 
3. Philips Semiconductors, Datasheet, 1999 Jul 23, Product Specification, BGA2003, Silicon MMIC amplifier 
4. Philips Semiconductors, Datasheet, 2000 Dec 04, Product Specification, BGA2022, MMIC mixer 
5. Philips Semiconductors, Datasheet, 2001 Oct 19, Product Specification, BGA2711, MMIC wideband amplifier 
6. Philips Semiconductors, Datasheet, 1995 Aug 31, Product Specification, BFG10; BFG10/X, NPN 2GHz RF power transistor
7. Philips Semiconductors, Datasheet, 2002 May 17, Product Specification, BGU2703, SiGe MMIC amplifier
8. Philips Semiconductors, Discrete Semiconductors, FACT SHEET NIJ004, Double Polysilicon – the technology behind silicon MMICs, 

RF transistors & PA modules 
9. Philips Semiconductors, Hamburg, Germany, T. Bluhm, Application Note, Breakthrough In Small Signal - Low VCEsat (BISS) Transistors 

and their Applications, AN10116-02, 2002 
10. H.R. Camenzind, Circuit Design for Integrated Electronics, page34, 1968, Addison-Wesley, 
11. Prof. Dr.-Ing. K. Schmitt, Telekom Fachhochschule Dieburg, Hochfrequenztechnik 
12. C. Bowick, RF Circuit Design, page 10-15, 1982, Newnes
13. Nührmann, Transistor-Praxis, page 25-30, 1986, Franzis-Verlag
14. U. Tietze, Ch. Schenk, Halbleiter-Schaltungstechnik, page 29, 1993, Springer-Verlag
15. W. Hofacker, TBB1, Transistor-Berechnungs- und Bauanleitungs-Handbuch, Band1, page 281-284, 1981, ING. W. HOFACKER
16. MicroSim Corporation, MicroSim Schematics Evaluation Version 8.0, PSpice, July 1998
17. Karl H. Hille, DL1VU, Der Dipol in Theorie und Praxis, Funkamateur-Bibliothek, 1995
18. PUFF, Computer Aided Design for Microwave Integrated Circuits, California Institute of Technology, 1991
19. Martin Schulte, ‘Das Licht als Informationsträger’, Astrophysik, 07.Feb. 2001, Astrophysik%20Teil%201%20.pdf
20. http://www.microwaves101.com/encyclopedia/basicconcepts.cfm
21. http://www.k5rmg.org/bands.html
22. http://www.unki.de/schulcd/physik/radar.htm
23. SETI@home, http://www.planetary.org/html/UPDATES/seti/SETI@home/Update_022002.htm

http://www.naic.edu/about/ao/telefact.htm
24. Kathrein, Dipl. Ing. Peter Scholz, Mobilfunk-Antennentechnik.pdf, log.-per. Antenne K73232
25. Siemens Online Lexikon
26. http://wikipedia.t-st.de/data/Frequenzband
27. www.wer-weiss-was.de/theme134/article1180346.html
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29. Nührmann, Das große Werkbuch Elektronik, Teil A, 5. Auflage, Franzis-Verlag, 1989
30. ARRL, American Radio Relay League

文献によっては、DSのサイズが次の安定性品質の分割で考慮されていないものがあります。

K>1 & ┃Ds┃<1

ソース・インピーダンスと負荷インピーダンスとの任意の組合わせに対して無条件に安定

K<1

不安定な可能性があり、ソース・インピーダンスと負荷インピーダンスとの組合せによっては発振する可能性があるこれは、トランジスタがそのアプリケ

ーションに使用できないことを意味するものではありません。トランジスタの使用には工夫が必要なことを意味します。I/Oの同時複素整合が不可能です。

-1<K<0

発振器のデザインで使用されます。

K>1 & ┃Ds┃>1

SWR(IN)=SWR(OUT)=1を必要とする不安定性を持つトランジスタは製造されておらず、ゲインGT,minを持っています。
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3. ノイズの基礎

3.1 等価ノイズ・ソースとノイズ温度の定義

抵抗では、広帯域白色(ナイキスト)ノイズ電圧がTU>0ケルビン(K)の環境

温度で発生します。回路図内のこのノイズ電圧ソースは、加熱された抵抗

と同じノイズ電圧を発生します。抵抗Rは加熱された抵抗と同じ抵抗値を持

ちますが、ノイズなしと見なされます。

･負荷に今日供されるこのノイズ電圧ソースの電力は次のようになります。

0ケルビン(K)=-273℃

T = ケルビン表示の温度

B = 帯域幅

PN = 負荷RLに注入される、帯域幅Bのノイズ電力

K = 1.3806226・10-23Ws/K ボルツマン定数

R = ノイズ抵抗

RL = 負荷抵抗

同じ方法で、ノイズ電流ソースを次のように定義することができます。

iR =ノイズ電流ソース、並列のノイズなし抵抗Rの両端にノイズ電圧を発生

させます

･周波数に対する熱ノイズの統計的電力分布は一定であり、「白色ノイズ」

(ナイキスト・ノイズ)と呼ばれています。

･ノイズ電力は、1 Hzのノイズ帯域幅を基準とします。

測定に使用されたシステム帯域幅は、長方形のガウス・フィルタ[9.

p622]に換算される必要があります：

システムの-6dB帯域幅が知れると、大凡のBnoiseが分かります: 

等価ノイズ帯域幅：

･アクセサリ・ノイズ係数FZを定義します：

2端子アクセサリ・ノイズ係数： (文献によっては、FZを含む式でこれはTZ
として使われています)

･はじめに、ノイズを持つ加熱された抵抗を等価ノイズ・ソースに変換しま

した。ノイズを持つ抵抗はいわゆる「ノイズ温度T」を持ちます。

ノイズ温度：

TO = 290 K絶対基準温度([2] SPICEデフォルトは300.15K≒27℃)

T =ノイズ抵抗のノイズ温度

ノイズ温度は、抵抗モデルに前のノイズ・ソースと等しい熱ノイズ電力密

度を発生させます。

アンテナ・ノイズ温度：

例えば、レーダー・アンテナのスキャンに使用されます

bra463
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3.2 等価ノイズ・ソースの決定

一般に、RFデザインでは電力整合が使われます：

(1)  および (2)  

電力整合では、負荷に供給される電圧はジェネレータ量の半分であり、供

給される電流はソース短絡電流の半分であり、このときに最大電力が負荷

に供給されます。

最大電流IL(max) (電流整合)はRL=0で発生し、次の値になります: 

これにより, P0の100%がRgに供給されます。ソースからの最大有効電力

はRL=Rgとき発生し　　　　　　になります。PRg=P0-PLはRgで消費され

ます。

R

UIUP
PL

2

0000

4

1

222
⋅=⋅==   

LL RPU ⋅⋅= 40  

LL

LL

L RP
RPU

U ⋅=
⋅⋅

==
2

4

2

0

LL UU ⋅= 2ˆ  

LLL RBTKU ⋅⋅⋅⋅= 2ˆ

LNL RBTKU ⋅⋅⋅⋅= 2ˆ

NN RBTKU ⋅⋅⋅⋅= 40

(3)   ただしU0とI0はRMS値

(4)  

(5)  RMS負荷ノイズ電圧; UL=0.5*U0は電力整合に対して成立

(6)  

(7)  電力整合時： RN=RL、したがってTN=TL

(8)
負荷両端のノイズ・ピーク電圧

(9)  等価ノイズ・ソース・ジェネレータのRMS電圧

はじめに、短絡、開放、整合ソースに対するULの依存性について言及しました。これは、2端子に入力されるノイズは、リターン損失の関数であることを示

しています(負荷とソース・インピーダンスとの関係)。LNAでは、入力インピーダンスはデータシートに特性ノイズ・パラメータとして規定された等価ノイ

ズ・ソース・インピーダンスに一致する必要があります。カスケード接続されたアンプの場合、一般に、理想(ノイズ整合)状態に対するノイズ係数またはノイ

ズ温度の定格が与えられます。不整合もノイズ・ソースになります。この不整合は、2端子に供給された電力の損失として見ることができます。さらに、電力

の損失は例えば抵抗電力減衰器内で発生します。ブロックを構成する減衰器などでは、ノイズ係数は減衰量と一致します(後の章で説明)。

得られる式(12)は[10, p161]に一致しますが、説明と代数式は記載されていません。

文献によっては、例えばオペアンプで単位表現　　　　　　　と　　　　　　を使っています。

1 Hz帯域幅への正規化によって、帯域幅に依存しない正規化ノイズ電圧量が得られます：

さまざまな条件とアプリケーションで測定したノイズ性能の比較を容易にするため
NN RTKHzU ⋅⋅⋅= 40  
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入力と出力に特性インピーダンスを接続した2端子デバイス(アンプ、減衰

器、デテクタ、フィルタ)は、2端子入力信号なしで負荷RLに供給するノイ

ズ電力を発生します。このノイズ電力はTU>0Kの温度で発生します。入力

マッチング抵抗をソースで置換えると、このノイズ電力がデバイスの出力

信号に加えられることが示されます(右図)。ノイズ電力Panはアンプ自体で

発生します(例えば半導体ノイズ)。

次式が存在します

Pon = 2端子から出力されるすべてのノイズ電力の和

Pin = 入力ソースから発生するノイズ電力

Pan = 2端子自体から発生する追加ノイズ電力

f(PI) = 2端子の伝達関数(=周波数依存ゲイン)

bra467
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PiPis and Pin
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Po = f(Pi)
Pos and Pon

ノイズ係数：

信号対ノイズ比：

➨

Gn =ノイズ・ゲイン

Gs =信号ゲイン

ノイズ係数：

2端子の等価ノイズ温度

ノイズ係数から次のように：

また逆に

ノイズ温度の表現は、例えばレーダー・アプリケーション(アンプ、アンテナ)、冷却したCCDイメージ・カメラ、赤外線放射顕微鏡(半導体を調べる故障

解析ラボで使用)、赤外線カメラなどの極めてノイズの低いアンプで使われます。

冷却はペルチェ素子を使って-50℃まで行われるか、液体窒素で-196℃まで行われます。
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3.3 2端子デバイスのノイズ：ノイズ係数とSNR

acc. [23]

SNR / [dB] 品質

0 MDS =検出可能な最小信号

10 音声が了解できる最小品質

20 音声が了解できる良い品質

30 音楽に必要な最小品質

PisおよびPin PosおよびPon
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3.4 アンプ自身の半導体ノイズで終端されたノイズ係数

PS = 信号ジェネレータの電力

RS = ジェネレータのソース抵抗

PN1 = アンプに注入されるノイズ電力

RL = アンプの出力負荷

PL = 負荷に供給される電力= POUT

PN2 = アンプ出力から得られるノイズ電力で負荷RLに供給される部分

SNR(IN) = アンプ入力でのSNR

SNR(OUT) = アンプ出力でのSNR

B = アンプの帯域幅

(1)  

(2)  = Friis式に従ってノイズ係数に関係する入力

アンプ自体が発生する出力ノイズ電力：　　　　　　　　　　　　ここでPNVは等価アンプ自体が発生する入力ノイズ電力。これは出力ノイズPNV(OUT)を

持つアンプがノイズのない2端子(ブラックボックス)と、ノイズのないボックス入力に接続された、加熱された抵抗RNで置換えられることを意味します。

このノイズ抵抗RNはノイズ温度TNVを持ち、等価入力ノイズ量PNVを発生します。2端子ノイズ係数Fを求めるため、ソース・ジェネレータが信号PSを発

生していると見なし、次の基準ノイズ電力を持つと見なします。

(3) PNSは2端子入力に注入されます。PN1=PNSと(3)を(2)に代入すると：

(4)

負荷に供給されるノイズ電力は、増幅された入力ノイズPN1とアンプ自体が発生するノイズ出力電力PNV(OUT)の和になります。

(5) (5)を(4)に代入すると：

(6) (3)を(6)に代入すると：

(7)

(8) ここで

TNV = ノイズ温度に関係するアンプ入力

T0 = 290K =ノーマル、すなわち基準温度

データシートから得られる2端子ノイズ温度TNVは、入力に関係します。

2端子のノイズ係数F (= dBで表したノイズ係数NF)は、ノーマル温度T0 (290ケルビン)を基準とします。

G

Pnv
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3.5 ノイズ係数対ノイズ温度

bra470
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3.6 ノイズ係数対ノイズ温度

前の節で、2端子の出力ノイズ電力は次のように評価されました：

(1)  

(2)  (2)を(1)に代入すると：

(3)  

(4)  

(5)  (5)を(4)に代入すると

(6)  

(7)  かつ

式(7)から、出力ノイズ温度TN2は増幅された実効入力ノイズ温度Teffであ

ることが分かります。さらに、入力端子上の異なるソースのノイズ温度が

加算できることも分かります。アンプ・ノイズ温度TNVは、ノーマル温度

TN1=TN0を基準とすることにより、ノイズ係数に換算されます。

加算はリニアな量でのみ可能なことに注意してください。dBでは加算しな

いでください。
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3.7 損失のあるデバイス(減衰器、ケーブルなど)のノイズ温度

減衰器はゲイン(1) を持つ2端子です。 ただし、D=減衰係数

そのノイズ係数は(2) です(詳細については、前の章参照)。

Friisノイズ係数はT0を基準とするため： (3)

減衰器は受動2端子です。減衰器は半導体デバイスのようにピンク・ノイズをパスバンド帯域幅Bに追加することはありません。システム・インピーダン

スZ0での抵抗動作であるため、出力ナイキスト・ノイズ電力は(4) になります。

(3)と(4)を(2)に代入すると： (5)

温度TATN=T0を持つ減衰器のノイズ係数は次のようになります：

定義から　　　　　　　　　　　　は　　　　　　　　　　　　になります。

これは、例えば、ケーブルがシステム内でノイズ係数=制動(減衰)係数Dでモデル化される白色ノイズを追加することを意味します。例えば、3 dBの挿入

損失を持つフィルタはノイズ係数NF = 3 dBを持ちます。

この動作は、次の実用的な方法でも説明できます：

理想信号ジェネレータはクリーンな信号を減衰器に注入します。この信号ジェネレータは温度T0で加熱されるインピーダンスZ0を持つため、システムZ0

のノイズ電力N0を基準とするSNR(IN)が発生します。減衰器は減衰量だけ信号電力を低下させます。減衰器自体はノイズ電力を発生しませんが、出力は再

度Z0を基準とするため、等しい基準ノイズ電力N0を発生します。これは、入力と出力で信号電力だけが減衰係数により同じN0だけ変更されるためです

( S(in)=D*S(out); N(in)=N(out) )。

→　　　　　　　　　　　　　　　ただしリニアな量[u]の場合

抵抗損失ありの2端子では： (6) ただし[dB]量の場合

2端子では： (7) ただし[dB]量の場合

(6)から(7)を減算すると、再び： NF=減衰量[dB]

ケーブルと減衰器は白色ノイズのソースになります!

抵抗損失から発生するノイズの問題は、受動フィルタ、発振器で使われる共振子、ストリップラインなどの多くの回路で発生します。ストリップラインで

は、周波数の依存電導性損失と誘電体損失があります。CADプログラムによっては、これらを別に定義することができます。

3.8 抵抗のノイズ温度

抵抗のノイズ温度は本体の温度に等しくなります。そのノイズ係数は
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3.9 ノイズ・ブロックのカスケード接続

(1) (2)  

(1)を(2)に代入すると、

(3) (4)  

(5)  

(6)  

これは、等しい入力ノイズ温度TNV1+TNV2/G1を持つアンプ(実効ゲイン= G1・G2)に等しくなります。

TN1は、Friisノイズ係数を求めるためにカスケード接続されたアンプに注入される基準温度です。

カスケード接続されたアンプのアンプ・ノイズ温度は次のようになります：

(7)  

(8)   (8)に(7)を代入すると、実効システム・アクセス・ノイズ係数が得られます。T0は相殺させることができます。

(9). 

(10) (11)  

実効システム・ノイズ係数は：

(12) ノイズ係数： (13)  

3.10 例：メイン衛星レシーバ・システムのデザイン

レシーバ・システム( TSYS(eff) )はLNA (G1;TLNA)を内蔵した皿(TANT)から構成され、その後ろに損失を持つケーブル(制動係数Dcabel=1/G2;温度Tcabel)

が続き、最後はSATレシーバ(G3;TSATR)になります。

ノイズ温度をカスケード接続する方式： (0)《式》

このケースに適用すると：

(1)《式》 (前の節からTANT=TN1)

bra473

G
Tn2

Tn3

Tnv2

Teff2
GTn1

Tnv1

Teff1



フィリップスRFマニュアル第6版 ― 付録 37

(2)  

ケーブルのノイズ係数は

(4)  

衛星システムの入力が関係するノイズ温度は：

(5)  (リニア量[u])

実効システム・ノイズ係数は：(6)  (アンテナの皿を含む)

ベースバンド・プロセッサ出力での許容最大ビット誤り率BER (復調済み信号)に対して、等価最小ベースバンドSNR(SATRBB)を求めることができます。

BER対SNRの関係は、使用される変調に依存します。皿入力でのSNR(ANT)は、少なくとも係数FSYS(eff)だけ優れている必要があります。

(7)   (リニア量[u])

SATの皿での実効ノイズ電力次のように求めることができます： (8)  

動作のための最小信号は次のように容易に求めることができます： (9)  

>PSant(min)のアンテナ信号電力はSATレシーバのベースバンド・プロセッサで最小BERを保証し、この量は要求されるBERに対するSATシステム感

度になります。

ベースバンド・プロセッサ出力でのノイズ・フロアのレベルは次のように与えられます (10)

[25, p8]でBERは、オーストラリア軍向けにModernized High Frequency Communications System (MHFCS)[1](プロジェクト名JP2043とも

呼ばれています)をサポートするためDefense Science and Technology Organization (DSTO)からSNRの関数として与えられています。この作業で

は、予測したHFノイズとチャンネル歪みのキャラクタライゼーション、波形デザイン、プロトコル・デザイン、無線アクセス方式のデザイン、HFインタ

ーネット・サービスのプロビジョン、全体システム・デザイン、エンド・ユーザ・サービス性能のモデル化とシミュレーションなど広い範囲のトピックス

をカバーしています。
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7  - 52-tone, 4800 bps, 30 s interleaving
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1 - ターボ・コード化チャープ、75 bps、64 s インターリーブ

2 - コンボリューション・コード化チャープ、75 bps、

64 s インターリーブ.

3 - TCM-16、300 bps、20 sインターリーブ

4 - TCM-16、600 bps、20 sインターリーブ

5 - TCM-16、1200 bps、20 sインターリーブ

6 - TCM-16、2400 bps、20 sインターリーブ

7 - 52トーン、4800 bps、30 sインターリーブ

8 - シングル-トーン(std)、2400 bps、9.6 sインターリーブ

9 - シングル-トーン、3200 bps、9.6 sインターリーブ

10-シングル-トーン、4800 bps、9.6 sインターリーブ



3.11 アンテナ・ノイズ

アンテナ・ノイズは天空ノイズと呼ばれることもあります。アンテナは複数のソースからノイズを受信します[20, p5]：

･地上ノイズ(人工的ノイズ)ソース

･太陽ノイズ・ソース

･銀河系ソース

･アンテナ放射供給インピーダンスから発生するノイズ

ノイズ・ソースのサイズは、アンテナ仰角、時刻、太陽活動、周波数に依存します。

これらのノイズは、アンテナの熱ノイズ温度の増加としてモデル化されます。
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[21, p2]では、アンテナは表面温度に対応する広帯域"黒体"ノイズを放射

すると述られています。アンテナのビームがノイズのビームより狭い場合、

そのアンテナはノイズ温度Tb=290kの背景を「見る」ことになります。衛

星の皿型アンテナを地表に向けて地表の黒体ノイズのみを受信する場合、

アンテナ温度はTANT=290Kになります。アンテナのビーム・ループが地

球のノイズのみを見込む場合、実効アンテナ温度は、メイン・ループ内の

関係する全温度ノイズ・ソースの定格共有和になります。

TSKYの例を上の表に示します。

ITU (International Telecommunication Union)は、周波数に依存する空電(CCIRレポート322)と人口ノイズ(CCIRレポート258-4)を定義しました。

詳細については、例えば次でご覧ください：

http：//www.veron.nl/tech/noise/noiserefs.htm http：

http：//www.spawar.navy.mil/sti/publications/pubs/td/2813/nradtd2813homepg.html

周波数範囲 空中温度 原　因
30KHz - 300KHz >108K 非常に高い大気ノイズ
300KHz - 3MHz >108K 高い大気ノイズ
3MHz - 30MHz 108 - 105K 大気ノイズ
30MHz - 300MHZ 105 - 103K 高い銀河系ノイズ
300MHz - 3GHz 103 - 10K 銀河系ノイズと宇宙背景ノイズ
3GHz - 30GHz 10 - 100K 大気の熱ノイズ、O2、H2O共振
<30MHz 雷または「大気」から発生するノイズ
30MHz to 1GHz 銀河系または宇宙ノイズ
1GHz to 10GHz ノイズは大気中で発生。垂直アンテナは、水平アンテナより低いノイズを受信。

天空ノイズ温度は、宇宙背景放射(ビッグバンのなごり)により設定される最小3Kに近付きます。
2GHz to 8GHz 電波望遠鏡と宇宙テレメータで使われる低ノイズ・ウインドウ
>10GHz ノイズ温度は水蒸気と酸素分子の共振効果(O2 H2O共振)によりピークまで上昇し、最終的に約290ケルビン

の安定した値に達します。
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[24, p5-6]によると、アンテナ・ノイズ係数Faの統計的な振る舞いは、ガ

ウス分布を持つランダム変数が標準偏差に等しい傾きを持つ直線を形成し、

中央値が平均値に等しい通常の確率グラフに分布をプロットすることによ

り表示することができます。このグラフは、郊外環境、住宅環境、または

ビジネス環境のアンテナ・ノイズ係数Famの中央値を求めるときに使いま

す。Faの詳しい解析には、時間内変動性、時間間変動性、ロケーション-ロ

ケーション間変動性の決定が含まれています。

Fはノイズ係数の測定値

Frはレシーバ・ノイズ係数

Faはアンテナ・ノイズ係数

隣接するのは人工放射から発生する平均干渉電力であり、理想的なGNDア

ースを持つ短い垂直アンテナで受信されます[26, p5] (acc. ITU-R

P.372-7 'Radio noise', Figure 10)。

FamはdB表示

fはMHz表示

3.12 例：レーダー・システム

アンテナ： TQ=350k

レシーバ： TV=380k

帯域幅： BW=1MHz

ゲイン： G=100dB

ベースバンド： SNR(OUT)=10dB

温度に関係する実効システム入力：

Tqはソースであるため、ノイズ温度に重み付けしないで追加できます。

Tv=アンプ Tq=アンテナ

Frequency (MHz)
0.1 10001001 10
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郊外地域(軌跡B) 72.5 27.7
田園地域(軌跡C) 67.2 27.7
静かな田園地域(軌跡D) 53.6 28.6
銀河系ノイズ(軌跡E) 52 23
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dB)
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13.2dB

-96.8dBm

3.13 ノイズ温度に関係する入力と出力

アンプの実効入力ノイズ温度Teffを使うことができます。Teffは、ソース・ノイズ温度Tsourceとアンプ自体が

発生する等価入力ノイズ温度TVの和です。

Teffは、ノイズのないゲイン・ブロックを基準とした、システムに関係する全ノイズ・ソースの和です。

このゲイン・ブロックは、等価入力に関係するノイズ温度TVを使ってノイズなしにしてあります。

出力に関する実効ノイズ温度は：

ただし対象はNF=0dBの等価ゲイン・ブロック。実効出力ノイズ電力は：

ここで、Gはアンプのゲイン。

3.14 アンプ・ソースがノイズを持つジェネレータの場合
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3.15 ノイズ係数、ノイズ温度、レシーバ感度

Teは2端子(例えばレシーバ)の等価ノイズ温度です。2端子(4極デバイス)のノイズ係数Fは、一般に290K (ときには300k)の基準温度(室

温)に対して求められます。

(1)  (2)  

Teは理論的な抵抗の温度であり、ノイズを持つ2端子自体と同じ2端子出力ノイズ電力を発生します。1 Hz帯域幅のノイズ電力は：

-174dBm

ノイズ係数NF (dB)を持つレシーバは次の等価入力ノイズ電力を持ちます。

これは、レシーバのノイズ・フロアと呼ばれています。式内の用語「+ NF」はSNRの定義から由来しています：

最小検出可能信号MDSは、少なくともレシーバのノイズ・フロアMDS=PniRecを超える必要があります。

3次相互変調のないダイナミックレンジIMD3は、信号を処理して歪みなしで検出できる範囲です。

表示はdBm

A/Dコンバータ(ADC)でも、スプリアス・フリー・ダイナミックレンジ(SFDR)という用語が使われています。ADCのノイズ・フロアは、

擬似ランダム量子化ノイズで終端されたバイナリ分解能を使って評価されます。これはADCもノイズ係数を持つことを意味しています。こ

のNFから、ADCの出力信号対ノイズの関係SNR(OUT)=SNR(IN)-NF(dB表示)が発生します。これはデジタル・ベースバンドを処理するDSP

を使ったレシーバ・システム解析に使われます。ADCは、復調器の後ろまたは(最新デザインでは)アナログ復調器の代わりにIFレールの終わ

りに置くことができます。

文献によっては、ノイズ・フロア電力密度(NFPD)という用語を使う場合もあります。これは、レシーバ・ノイズ・フロアが理論的な1 Hz

幅のガウシアン・フィルタ内で終端された等価ノイズ温度です。

dBm表示

dBm表示¶

3.16 半導体デバイスのノイズ・ソース

ノイズ・ソースは、ノイズ係数により定義することができます：

ノイズ電圧ソース：　　　　　　　　　　　　　　　　ノイズ電流ソース：　　　　　　

Ur2とIr2は、等価ノイズ・ソースの2乗値です[2]。
Rはノイズ・ソース・ジェネレータの抵抗。

uとiは　　　　　　　　　　　　　の関係から得られます。ただし　　　　　　　　次式に到達します。

負荷に供給されるノイズ電力の大きさは異なります。これは電力整合のためで、電流と電圧は1/2になります：
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ノイズ・ソース電流：

ノイズ・ソース電圧：

実効ノイズ電圧： 単位 [V2]

電力ノイズ・スペクトル密度

電圧ノイズ・スペクトル密度： 単位 [V2/HZ] [5]

等価ノイズ電圧： 単位 [V/√Hz] [5]

電流ノイズ・スペクトル密度：

ノイズ・スペクトル：

ショット・ノイズ： NF =モデル・パラメータ

ショット・ノイズ電流： PN接合で発生[33, p42]

ショート・ノイズ電圧： rPNについては[34, p77]を参照

rPN=ダイナミック接合インピーダンス(ベース-エミッタ・ダイオード)
電子電荷： e=q=1.6・10－19クーロン; 1C=1J/ケルビン

トランジスタ・フォワード・相互コンダクタンス： (小信号)：

生成再結合ノイズ： KB、AB、FB =モデル・パラメータ

生成-再結合ノイズは、結合ノイズ、再結合ノイズ、バースト・ノイズ、ポップコーン・ノイズとも呼ばれています

フリッカ・ノイズ： AF、KF、b=モデル・パラメータ「B」

通常B=1

ショット・ノイズとフリッカ・ノイズは、余剰ノイズと呼ばれることがあります。

フリッカ・ノイズ電流： [34, p44-45]

フリッカ・ノイズ= 1/fノイズ
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ヘテロダイン処理された1次フリッカ・ノイズ(1/fノイズ)と広帯域白色ノイズ対周波数の粗いモデルは[10, p149]に記載されています：

fC =フリッカ・ノイズのコーナー周波数

白色ノイズは：

この図は、例えばトランジスタのノイズ電力対周波数を示しています。

発振器で、このノイズ分布がキャリアを包みます。

さらに正確なモデリングは、高次多項式電力密度式で使われます[10, p149]：

FMランダム・ウォーク・ノイズ： (1/δf4)

FMフリッカ・ノイズ： (1/δf3)

ランダム・ウォーク・ノイズおよび白色FMノイズ： (1/δf2)

PMフリッカ・ノイズ： (1/δf1)

白色ナイキスト・ノイズ・フロア： (1/δf0)

異なるノイズ・エンベロープ選択の原因：

共振子のPMノイズは、1/f2周波数応答を持つFM変調を発生させます。この1/f2 FM変調は1/f3カーブを持つPM変調に戻すことができます。温度の不

安定性とマイクロフォン(機械的)ノイズは、1/f2ノイズ・サイドバンドを持ついわゆるランダム・ウォーク・ノイズを発生させます。これは1/f3 FMノ

イズに変換することができます。

出典[19, p250-252]
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1/df^4

dP/df

1/df^3

1/df^1

1/df^2
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f

スペクトル・エンベ 名　前 原　因
ロープのタンジェント
1/f4 ランダム・ウォークFM 発振器に影響を与える外部物理環境。機械的衝撃、振動、温度など。
1/f3 フリッカFM 能動発振器の物理的共振メカニズム、電子回路、電源、環境特性に使われる部品のデザインまたは選択。

高い品質発振器では、 1/f 2ノイズまたは1/fノイズと表示されます。
1/f2 白色FM 白色周波数、周波数のランダム・ウォーク。セシウムやラジウム周波数標準のような受動共振子周波数標準の

ノイズ
1/f1 フリッカφM 位相のフリッカ変調。高品質発振器で一般的。次のステージのノイズの多い電子機器から混入。

発振器キャリアまたは逓倍器を増幅するアンプ。
1/f0 白色φM フリッカφMと同様の方法で発生。一般に遅れたアンプ・ステージから発生。出力の狭帯域フィルタが効果的。
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3.17 ノイズ成分の周波数範囲

アクセサリ・ノイズ係数を使って理論的にノイズがない2端子モデルがモデル化されます。このモデルは、ソースからの入力信号と前のノイズを持つ2端

子と同じ出力ノイズ電力を発生する入力ノイズ・ソースを持っています。

3.18 発振器とミキサーのサイドバンド・ノイズ

発振器とミキサーでは、シングル・サイドバンドSSBノイズとダブル・サイドバンドDSBノイズが測定できます。実際には、両サイドバンドは等しい必

要はありません。.

1/f (フリッカ・ノイズ)コーナ周波数fC：

オペアンプ(Siトランジスタ)では10Hz～100Hzです。fCを超えると、1/f

ノイズは白色ナイキスト・ノイズ・フロアに近付きます。コーナ周波数は、

製造プロセス、アプリケーション条件、温度、DCバイアスに依存します

[34, p46]。GaAsやIGaPのようなIII-Vグループ・デバイスは、Siデバイス

よりはるかに大きなfCを持っています。したがって、フィリップスの第5世

代(例えばBFG425W)と第4.5世代(例えばBFG325W)ファミリのSi-WBT

は、マイクロ波発振器への使用に適しています。これは、キャリアに近いサ

イドバンドで支配的なフリッカ・ノイズが、III-V半導体製品でよりもダブル

ポリSiトランジスタでの方がはるかに優れているためです。すなわちfC(Si)

<< fC(III-V)です。優れたシンセサイザは特に発振器キャリアを囲むサイドバン

ド・ノイズを改善します。これは部分的にPLLフィルタの帯域幅に依存しま

す。

発振器のサイドバンド・ノイズのレシーバ選択度に対する影響を上図に示します[35, p2]。クリーンな発振器キャリアは変換された必要な信号のみを発

生してIFフィルタへ渡します。サイドバンド・ノイズに起因して、不要な信号もIFバンドへ変換されます。サイドバンド・ノイズはジッタを発生させるた

めBERが増加します。

ノイズ・タイプ ノイズ現象の原因 周波数範囲 ノイズ・スペクトルの
エンベロープ

白色(熱)(ナイキスト) 抵抗性素子ないの熱励起キャリアのランダム移動 一定
ノイズ
ピンク・ノイズ 周波数依存PN F(f)
ショット(ショットキ-) DC電流は、電荷キャリアのランダム移送に起因する個々の電流インパルスを持つ 104Hz～109Hz F̃IC
ノイズ ランダム空間電荷領域を発生させます。[33, p42]によれば、電位障壁(PN接合)を ≒白色

通過する電子流の粒子性により発生。
ポプコーン(バースト) キャリアのランダム生成/再生成および異なる半導体電位間の変動 100Hz以下 F=1/f2

ノイズ
フリッカ1/f 半導体結晶内の格子欠陥でのランダム再結合効果;拡散領域の境界または材料表面 100Hz～1KHz、 F=1/f
(コンタクト) 10Hz～100Hzまでが
(ジョンソン)ノイズ 最も関係する
バークハエゼン・ノイズ DCバイアスされた磁気物質でのノイズ[11, p61]
アバランシェ・ 逆ブレークダウン・モードで動作するPN接合で発生。非常に高い運動エネルギを ショット・ノイズの
ノイズ[18] 持つ電子が結晶原子と衝突して電子ホールを発生。 似ているが強度が強い
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1/fフリッカ・ノイズ、
上側帯域

白色ノイズ

キャリア

レシーバ

干渉信号

必要な信号

位相ノイズ

ダウンコンバート
された干渉信号

ダウンコンバート
された必要な信号

レシーバ
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トランスミッタの発振器では、キャリア・ノイズが次の隣接チャンネルへ

注入されるチャンネル電力を発生します[35, p2]。

ミキサーと発振器は、当社のデュアル・ゲートMOSFET、JFET、MMIC、RFトランジスタを使って構成することができます。

一例として、フィリップス半導体はMMICミキサーBGA2022 (半平衡構造)を提供しています。

バリキャップ同調のJFET VCOを使ったミキサーの考え方を次の図に示します。この例ではPMBFJ620を使っています。このデバイスは、DCからオー

ディオ、さらにVHF範囲までの様々なアプリケーションで使用することができます。

発振器J3は、低出力インピーダンスを持つ従来型の一般的なダリン-コルピツ回路で動作します。LOバッファとアンプJ4は、差動アンプ回路のような一

般的なゲート回路で動作します。ソースを共用することもできます。両FETはVGS<0Vでセルフバイアスされています。対称的なD6、D7バラクタ・チュ

ーニング回路が高調波、DC整流によるドリフト、温度の影響を軽減し、下側Vr=0Vまでのチューニング電圧範囲を提供します。実質的にGate-J3と

GNDの間にダイオードが必要とされます。タップ付きのC19/C20とL5による変成器共振子が正帰還を設定します。C19とC20はD6とD7に並列であ

るため、周波数変動範囲が小さくなっています。位相ノイズを減らすために、バラクタの電圧チューニング範囲を最大にする必要があります。並列コンデ

ンサは、L5、C19、C20、CGS、J3の並列CGDに対する所要周波数変動範囲を狭くします。非常に高い周波数では、ハーレイ構成(タップ付きL)が有

望です。これは、ナイキスト・ノイズを発生させるR8を削除できるためです。

bra485CH2CH1

ACP

Effect of phase
noise on ACPR
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2個のPMBFJ620 JFETを採用した、線形性の優れた受動ダブル平衡ミキサー(DBM)を次に示します。VDS=0であるため、各FETはリニア(抵抗性)モー

ドで動作します。LO振幅は、FETをクリアなスイッチ・モードで駆動する必要があります。アプリケーションには、アップコンバージョン・ミキサー、

ダウンコンバージョン・ミキサー、位相コンパレータ、周波数ダブラーが含まれます。バランTx1～Tx3は、非平衡信号を平衡信号に変換するため、およ

びインピーダンス変換のために使われます。平衡信号(DCなし)が使用可能な場合、バランなしで4個のFETに直接接続することができます。IP3をさらに

向上させるためには、複数のDBMを結合することができます。これは受動ミキサーであるため、挿入損失ILを持っています。ノイズ係数はほぼILに等し

く、DC電源電流がないため、半導体ショット・ノイズが削減されます。

3.19 入力換算等価ノイズ・ソース

2端子の等価ノイズ電力は：

ただしK = 1.3806226・10－23Ws/k

│10log│

2端子の入力換算等価ノイズ・フロア：

この関係はレシーバとスペクトル・アナライザで、これらのシステムの感度を規定するために

使用されます。

復調に対する信号の最小電力は、少なくともノイズ・フロアを超える必要があります。この値はいわゆる最小検出可能信号MDS [10, p118]です。

レシーバの2トーン・ダイナミック・レンジは[12, p113]：

このDR式は、ダイナミック・レンジの下限はレシーバ感度で、上限は歪みで、それぞれ決定されることを表しています。
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−

+

−

+
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4. RFブロックのカスケード接続の性能

4.1 レシーバのダイナミック・レンジ

復調に対する信号の最小電力は、少なくともノイズ・フロアを超える必要があります[10, p118]。

この値はいわゆる最小検出可能信号です。

レシーバの2トーン・ダイナミック・レンジは： [12, p113]

4.2 カスケード接続のゲイン

n =関係している動作ゲイン・ステージのインデックス

システム・ゲイン： (単位はdB)

4.3 カスケード接続のノイズ

すべての係数はリニア値 [u].

アンプ例-1：

ゲイン： G1 [u]

ゲイン： L1 [dB]

ノイズ温度：TN1 [ケルビン]

ノイズ係数： NF1 [dB]

ノイズ係数： FN1 [u]

システム・ノイズ温度：

ただし

システム・アクセス・ノイズ係数：

ただし

システム・ノイズ係数：

システム・ノイズ係数：

システム・ゲイン： in [u]

in [dB]

代数的な原因は、章「ノイズが指定されたデバイスのカスケード接続」に記載してあります。
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4.4 カスケード接続の相互変調

参考文献： [1]、[2, p120]、[3, p2]、[4, p1]、[5, p1, p24-25]、[9]、[11, p6]

3次相互変調積は、2つの信号ソースf1とf2、非線形伝達関数の干渉、デバイスの非線形入力から発生します。この伝達関数はn次のテイラー級数多項式

で連続的に近似できます：

。入力されたシングル・トーンは、“a simple be filtered out mesh of harmonics”に変換されます。

入力された2つの信号は干渉を始めます(ミキシング)。非線形送信関数の3乗の項k3で、周波数2・f1+f2 ; 2・f1-f2 ; 2・f2+f1 ; 2・f2-f1 ; 3f1 ; 3f2を持

つ新しい3次の高調波信号(相互変調積)が発生されます。例えば、3・f2はf2の3次高調波です。2トーン相互変調積の周波数関係は

で与えられます。

ここで、M、N = 0、1、2、3、…。歪み積の最終次数の項は、例えば、2・f1+f2からM=2およびN=1→M+N=3≒THD = 3次高調波歪み。効果を持

つミックスされた差周波数信号は元のトーンに非常に近いので、差信号2・f1-f2と2・f2-f1 (M+N=3)は最も危険です。このため、THDはレシーバのフ

ィルタを通過して、元の両信号の情報を運びます。ミキサーの基本機能は、2次の2乗項k2で2つの信号(LOとRF)が干渉することに基づいています[15,

p235-236]。これは、ミキサーが無限に長い2次の伝達関数を持ち、相互変調積f1±f2 ; 2･f2および2･f1を発生することを意味します。したがって、ミ

キサーは、LOとRFの両入力ポートに同じ信号を与えることにより、周波数ダブラーとして使うことができます。両信号間の位相シフトは、例えばPLL位

相デテクタで使われる出力DCオフセットを発生させます。

bra490

IM-Products

non wanted

wanted

IF-filter

Pre Selector

f1

IM1 IM2

f2

fx
差Δfを持つ2つのトーンf1とf2は、各トーンf1とf2に対して距離Δの3次IM

信号を発生させます。例では、必要な信号fXと不要な信号f1、f2がプリセ

レクション・フィルタを通過します。f1とf2は、フロントエンド・アンプで

3次IM積のIM1とIM2を発生させます。問題は、IM2が必要な信号fXをf1キ

ャリアとf2キャリアの情報でヘテロダイン処理することです。IFパスバンド

に落ち込むIM2のようなTHD歪み積は、フィルタで除去できなくなること

です。この信号は、復調処理ゲイン、リミッタ抑圧(FM-システム)またはデ

ジタル誤り訂正アルゴリズムを通過するとき、除去される必要があります。

例：

入力信号 f2-f1 IM1=2⋅f1-f2 IM2=2◊f2-f1 f1-IM1 IM2-f2

f1=99.95MHz 100KHz 99.85MHz 100.15MHz 100KHz 100KHz
f2=100.05MHz
fX=100.15MHz ➨ ! 

[15]入力トーンを1dBだけ大きくすると、2次IMDは2dBだけ、3次IMDは3dBだけ、それぞれ大きくなります。In general [2, p121]： フィリップス

のBAP70ファミリPINダイオードのような直線性の優れたデバイスでは、装置自体から発生する高調波と歪みに注意して、テストする必要があります。

例えば3個のアンプのカスケード接続では、最後の(3番目)アンプでクリッピングが最初に発生します。システム入力電力をさらに大きくすると、2番目の

アンプでクリッピングが始まり、全入力過負荷では、1番目のアンプがクリップします。最後のアンプが最初にオーバドライブされるため、そのIP3品質

は、システムの実効的な直線性にとって基本的に重要です。

3次インターセプト・ポイントは、入力に関係するもの(iIP3)と出力に関係するもの(oIP3)があります：

n次入力インターセプト・ポイント：　　　　　　　　　　　　　　　　　すべての値はdBmおよびdB表示

3次の例：

不要

IM積

必要

IFフィルタ
プリセレクタ



フィリップスRFマニュアル第6版 ― 付録 50

カスケード接続入力に関係するIP3：

最初のアンプのiIP3の重みは1です。終わりに近いアンプiIP3ほど、前段ブロックのゲイン係数を乗算するので大きな重みになります。

カスケード接続出力に関係するIP3：

式は、最初のアンプの出力IMDが後続の全アンプにより増幅されることを示しています。これは後続の各アンプで発生します。

最後のカスケード接続出力で、すべてのIMD信号がヘテロダイン処理されます。

例：

注：示した式は、同位相(コヒーレント)ヘテロダイン処理相互変調積に対してのみあてはまります。

結論：

･最初のアンプのゲインとノイズ係数がシステムのノイズ性能を決定します。最初のアンプのゲインが高い程、かつそのノイズが小さい程、システム全体

のノイズ性能が良くなります。

･最後のアンプの3次相互変調がシステムのIP3を決定します。IP3が小さい程かつ全アンプのゲインが小さい程、ある入力電力レベルに対してシステム全

体の性能直線性が良くなります。

･両結論は、例えばオーディオからマイクロ波アプリケーションまでのカスケード接続システムに適用することができます。

･ミキサーは乗算デバイスであり、2次伝達関数が2次相互変調を発生させます。

･非線形デバイスに2つの入力トーンを入力すると、元のトーンに非常に近い危険な3次差相互変調積が発生します。

例：フロントエンド

bra491

D

Filter Amplifier MIX

LO

IF

Ga
olP3a

Gm
olP3a

Dはプリセレクタ(イメージ除去フィルタ)のパスバンド挿入損失。

プリセレクタ出力3次インターセプト・ポイント： oIP3(f)=∝

CADシミュレーションでは、oIP3=40または50dBmなどが使われます。

例：フロントエンドの前の入力減衰器は入力に関係するIP3を減衰係数だけ大きくします。この関係は、例えばスペクトル・アナライザを使った測定で使

うことができます。これは短波レシーバで使われ、例えば実際に受信された人工ノイズが相互変調問題を発生させます。欠点は、減衰量係数に比例してノ

イズ・フロアが高くなることです。

非同相(非コヒーレント)ヘテロダイン処理の相互変調積は、全体の

二乗和平均より低い2次のディスクリート値だけ追加されます

[5, p1, p24-25]。

フィルタ アンプ
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測定電力の代わりに電圧値を使うと、式の形式が変わります[6, p21]：

カスケード接続のノイズ係数：

カスケード接続の入力IP3：

4.5 カスケード接続の圧縮

1dB入力圧縮ポイントPL1に信号が到達すると、レシーバ・フロントエンドを圧縮して、必要な信号に対するゲインを小さくします。レシーバのこの感度

削減機能がFMとPMを採用する復調器での感度とリミッタ余裕を小さくし、AM復調器で歪みを発生させます。前述のように、ゲインはシステムのノイズ

係数と感度を下げることにプラスの効果を持っています(MDS)。これに対して、ゲインを大きくすると、レールの終わりに配置されているRFブロックが

クリップを早く開始するようになります。レシーバでノイズ係数と入力インターセプト・ポイントとの間のトレードオフが必要になります。一例として、

ローノイズ・アンプは比較的小さい電源電流を持ちます。トランジスタのコレクタ電流を大きくすると、直線性が良くなりますが、ショット・ノイズの割

合が大きくなります。フロントエンドの直線性は、必要な大きさの入力信号を処理し、アプリケーションの良くないケースに対して必要なだけ低ノイズに

なるように、デザインする必要があります。これらの仕様値境界間の範囲は相互変調フリー・ダイナミックレンジDRと呼ばれるものです。後段のDSPで

の処理のためにIFをデジタル化するために使われるA/Dコンバータでは、スプリアス・フリー・ダイナミックレンジSFDRと呼ばれています。このノイズ

と直線性仕様の規定値を無視すると、問題が発生します。例えば、小型信号に対してデザインは大きな感度と伝送距離を持つことができますが、トランス

ミッタとレシーバが近付くと、これらは飽和するため動作しなくなります。代わりに、フロントエンドが各入力信号に対処できますが、トランスミッタの

近くでのみ可能です。ｿリューションは、フロントエンド・レールにBGA6589のような直線性の良いデバイスを使うこと、および電圧制御の可変ゲイ

ン・アンプ(VGA) BGA2031/1を使うことです。このVGAは自動ゲイン・ループ(AGC)内のブロックに配置して、高いアンテナ電界強度の信号での飽

和を防止することができます。

1dB圧縮ポイントとoIP3≒oPL1dB+10.63dBのIP3との間に直線近似関係があるため、IP3の形式はカスケード接続PL1に変換することができます

[11, p6]。

リニア/対数変換：

カスケード接続入力に関係するiPL1： リニア値

I/O圧縮関係を示す次式を使うと、カスケード接続IP3からoPL1を求めることができます。

出力1dB圧縮ポイント： 対数値[dB]および[dBm] 

リニア値[W]および[u]

カスケード接続出力に関係するoPL1：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　 リニア値
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4.6 伝送距離

ワイヤレス・システムの伝送距離を伸ばす方法は幾つかあります：

･アンテナを良くする(ゲイン、ビームなど)

･レシーバ感度をあげる(MDS、ノイズ・フロア、使用する変調/復調器の効率)

･トランスミッタの出力電力を大きくする

･他の動作周波数を使う

･フロントエンドの選択度をあげる(フィルタ)

･フロントエンドの直線性を良くする(PL1、IP3)

･ノイズ係数を良くする(LNAゲインとNF)

この章では、等方向性アンテナ(理想的な球状ドットからの電界放射のまわりで三次元的に均質)の理論に基づくゲイン・ブロック[14, p5]の追加により伝

送距離を伸ばすことを説明します。次の法則は、ある距離にある基準等方向性アンテナへ放射される減衰進行波の理論電力密度について記述しています：

(1)  PE(r) = トランスミッタの等方向性アンテナまでの距離'r'でのレシー

バ電力

r = レシーバとトランスミッタとの間の距離

PS = トランスミッタ電力

c = 大気減衰指数

AE = レシーバ・アンテナ表面積

この法則は、光学、音響、熱、電磁などすべての種類の球面波とエネルギ

放射の問題に使うことができます。アンテナは、ケーブル・インピーダン

ス(50Ω、75Ω、...)と(理想)遠距離電磁界インピーダンス120pΩを持つ

空間インピーダンスとの間の電力整合機能です。レシーバでの受信正規化

電力/単位面積Pr、送信電力Pt、距離d、大気減衰の無視(χ=0)は：

(2)  

TX-RX距離関係： (3)  (χ=0)

PA追加なしの関係： (4)  

同じ受信RX電力でPA追加による距離延長：

(5)  

(6)
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当社の中電力MMIC BGA6289、BGA6489、BGA6589のようなゲイン・ブロックを追加すると、アンプでの圧縮なしと等方向性アンテナ・ラジエ

ータを仮定した場合、実際の伝送距離は係数hだけ増えます。実際には、アンプ入力/出力整合回路を考慮する必要があります。
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4.7 例：周波数とレシーバの品質により制限される伝送距離

20dBのSNR (=S/N)に対して0.1μVの感度を持つレシーバが、実効面積3 cm2と10 MHzのアンテナを使います。大気イオン化異常、大気減衰、自由

空間伝搬の効果を無視して、距離1000 kmに対して必要なトランスミッタ電力を求めます。

PTX=84mW≅+19.2dBm    (χ=0)

等方向性放射に起因する伝搬損失はARX=PTX-PIN=[19.2dBm-(-127dBm)]≒146.2dB

中央値ノイズ係数は10MHzでFam≒50dB。レシーバのIF帯域幅は

10KHz。これから、次のレシーバ・ナイキスト・ノイズ・フロアで終端さ

れた帯域幅が得られます。

PNRflor=-134dBmª39.8◊10-18W

Pmed= PNRflor+Fam=-134dBm+50dB=-84dBmª3.98◊10-12W

このレシーバでは、実効等価フロントエンド入力ノイズ・フロアは、0.1μV

より20dB低いと指定されます。

PNRE=-127dBm-20dB=-147dBmª2◊10-18W

実効レシーバ入力ノイズ電力は：

PFR=PNRE+Pmed≒Pmed≒-84dBm

結果のSNR(med)=PIN-PFR=-127dBm-(-84dBm)=-43dBで、人工の中央

値ノイズ+7dBは含みません。

SNRを改善する2つの方法： BWの削減、送信電力の増加選択したケース：レシーバ位置での中央値ノイズ・フロアをSNR=20dB上回るためにトランス

ミッタ電力を増加：

PINc= PFR+SNR=-84dBm+20dB=-64dBm

PTXc=PINc+ARX=-64dBm+146.2dBm=+82.2dBm

10KHz帯域幅とSNR=20dBに対してPTXc=166KW (音楽)

100Hz帯域幅、SNR=10dBに対してPTXc=166W (例えばモールス符号)

結論：

短波(SW)バンドでは、所要トランスミッタ電力は、人工ノイズの大きな値によって決定されます。このため、SWでのレシーバのノイズ係数は重要であり

ません。高い電力人工ノイズと相互変調信号を処理するレシーバの入力直線性(IP3)の方が重要になります。IF帯域幅と使用する変調(最小帯域幅)は非常に

重要です。マイクロ波範囲に入ると、人工ノイズが急激に減少しますが、銀河系ノイズの大きさが下限を決定する要因になります。このような高い周波数

では、水、酸素、その他のガス分子による大気吸収により伝搬損失が増えます。したがって、レシーバのノイズ係数、ゲイン、狭い帯域幅が、周波数の上

昇とともにますます重要になります。

Fam (KT0b
を基準とする
dB)

周波数(MHz)

銀河系

夜間

昼間

大気
静かな郊外

ビジネス
住宅
郊外
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4.8 レシーバ・レール内のフィルタ

使用されるフィルタと主な機能は：

･イメージ周波数帯域除去のためのLNAの前のバンドパス・フィルタ

･イメージ・ノイズ抑圧のためのLNAの後ろのバンドパス・フィルタ

･ RF送信チャンネル選択用のIF回路内のフィルタ

･ベースバンド関連周波数スペクトル選択用のベースバンドのフィルタ

スペクトル・アナライザと高品質広帯域短波レシーバでは、第1 IF (SPAのYigフィルタ)は、受信RFスペクトルよりはるか上です。このため、フロント

エンドがイメージ除去のためのトラッキング・フィルタに同調するのを防止するローパス・フィルタが使われます。実用的には、フロントエンド・プリセ

レクション・フィルタに無関係に、IFフィルタ帯域幅によって等価ノイズ帯域幅が決定されます。

4.9 歪みパラメータの関係と変換

oIP3≒oPL1dB+10.63dB 単位dBm 

iIP3≒oIP3-Gain 単位dBm 

iPL1dB≒oPL1dB-Gain 単位dBm

オフセット係数10.63dB [1]は少し変化することができます。その他の文献では、9.6dBが使われています。この値の背景を数学的に説明しているため、

文献[1]をお薦めします。

oIP3 = 出力3次インターセプト・ポイント（単位dBm）

iIP3 = 入力に関係する3次インターセプト・ポイント（単位dBm）

oPL1 = 出力1dBゲイン圧縮ポイント（単位dBm）

iPL1 = 入力に関係する1dBゲイン圧縮ポイント（単位dBm）

ゲイン = ゲイン（単位dBm）

oIP3は一般にトランスミッタ・システムで使われます。

iIP3は一般にレシーバ・システムで使われます。

参考文献―RFブロックのカスケード接続の性能
[1] Besser Associates, E. C. Niehenke, Ph.D., Applied RF Techniques II, 2000
[2] Thum/Wiesbeck/Kern, Hochfrequenzmeßtechnik, Verfahren und Meßsysteme, Tebner Stuttgart, 1997
[3] Anritsu, Intermodulation (IMD) Measurements using 37300 Series Vector Network Analyzer, 11410-00257a.pdf
[5] Keng Leong Fong, Thesis, Design and Optimization Techniques for Monolythic RF Downconversion Mixers, University of California,

Berkley, 1997, thesis.pdf
[6] Halle Kivekäs, Dissertation, Design and characterization of downconversion mixers and the on-chip calibration techniques for

monolithic direct conversion radio receivers, Helsinki University of Technology, 2002, isbn9512261510.pdf
[7] U.L.Rohde, J. Whitaker, T.T.N. Bucher, Communications Receievres, 2nd ed. Mc Graw Hill, 1996
[9] Noise and Distortion in the RF Chain, Section 2.7, page 41, 41.pdf
[10] Jin-Su Ko, High-Frequency Intermodulation Analysis of Cascode amplifiers, Media Team Samsung Electronics, Kyunggi-Do, Korea, 9-

4.pdf
[14] Philips Semiconductors, ‘2.4GHz Generic Front-End reference design’, 4th Edition Philips RF-Manual, Appendix A, A. Fix, March 2004
[15] Bern University of Applied Since, Prof. F. Dellsperger, HTA-BE, Elektronik 2, Intermodulation, Dynamik, eq_IM.pdf 
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5. GPSフロントエンドの基礎
GPSアプリケーションは半導体デバイスの機械的寸法の縮小と魅力的な価格により、この数年間に非常に普及しました。GPSナビゲーション・システム

はGPS衛星から送信されたRF信号の測定と評価に基づいています。地表から20,200 kmの距離で少なくとも24個の衛星が動作しています。すべての衛

星が、いわゆるマイクロウエーブLバンドと呼ばれる1575.42MHzのユーザに対して民間用L1信号を同時に送信しています。各衛星は固有のC/Aコード

を持っています(コース・アクイジッション)。
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米国のナビゲーション・システムGPSは、1979年に米軍によって開始されました。民間アプリケーションでの性能向上のためにL2キャリアとL5キャリ

アをサポートするように更新が予定されており、同時に標準のL1 RFキャリアも残します。GPSはL1キャリアに対するBPSK変調を採用し、L2キャリ

アも使う最新のBlock IIRへの着手を開始します。2006年にブロックIIF衛星で登場するL5信号は、QPSK(Quadrature Phase Shift Keying)変調を使

う予定です。

現在および将来のGPSシステムの性能概要

この衛星識別子であるC/Aコードは擬似ランダムであり、周波数スペクト

ラム(= PRN C/Aコード)内ではノイズの様に見えます。L1キャリアは、

C/Aデータ・コード、ナビゲーション・データ・メッセージ、暗号化され

たP(Y)-コードにより、BPSK (バイナリ位相シフト・キーイング)変調され

ています。キャリアはC/AのPRN変調のために、DSSS変調(ダイレク

ト・シーケンススペクトラム拡散変調)されます。このDSSSは、元の帯域

幅の信号を衛星内部で30MHzに制限された帯域に拡散させます。GPSレ

シーバは、アンテナのRFスペクトラムの中から衛星のC/Aコードを選択す

るために各衛星のC/Aコードを知る必要があります。識別コードを使って

衛星が選択されるので、GPSはCDMA (Code Division Multiple

Access)システムになっています。このRF信号は、地上で-160 dBWの

最小信号電力レベルを確保するため十分な電力で送信されます。絶対最小

レシーバ帯域幅は2 MHz以上です。

L1キャリア採用のGPSシステムは

CDMA - DSSS - BPSK変調を使っています。

2番目基準基地局の
題　目 使用コード 必要性 分解能 コメント

現在： 2000年5月以前：

基本ポジショニング L1でのC/Aコード なし 25～100m、現在6～10m - - -
(米国が分解能を管理)

将来：: L1でのC/Aコード 多くの非安全アプリケー

基礎ポジショニング L2でのL2Cコード、 なし 1～5m ションで高価なDGPSを
L5での新コード 不要にする

現在： L1コードとキャリア、 リファランスまでの

高度なポジショニング L2キャリア、 なし 2cm 最大距離10km
データ・リンク

将来：: L1コードとキャリア、 レファランスまでの

高度なポジショニング L2コードとキャリア、 なし 2cm 最大距離100km、信号
L5コードとキャリア、 中断後の回復の高速化

データ・リンク

使用可能なGPSキャリア周波数
L1 リンク1キャリア周波数 1575.42 MHz
L2 リンク2キャリア周波数 1227.6 MHz
L3 リンク3キャリア周波数 1381.05 MHz
L4 リンク4キャリア周波数 1379.913 MHz
L5 リンク5キャリア周波数 1176.45 MHz

衛星#1

アンテナ

ディスクリート一
般フロントエンド

GPS
アプリケーション

地　球

ベースバンドインタフェース

フロントエンド

電離層

衛星#2

衛星#....n
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衛星ベースのナビゲーション・システムの競争
2004年には、ヨーロッパのナビゲーション・システムEGNOSが開始されました。2008年にはヨーロッパ・システムGalileoが開始されることがニュ

ース報道されています。GLONASSはロシアのナビゲーション・システムです。

GPSレシーバとGLONASSレシーバで採用されるフロントエンドの比較
すべてのGPS衛星は1575.42MHzの同じL1周波数を使いますが、C/Aコードが異なるため、1つのフロントエンドを使うことができます。空中カバレ

ッジを改善するため、および動作を高速化するために、複数のアンテナを使うことができます。この場合、別々のフロントエンドを使うことができます。

フィリップスのPINダイオードを採用したスイッチを使うと、アンテナの選択が可能になるため、例えば車載アプリケーションなどでの市街地動作に最適

な信号が得られます。

各GLONASS衛星は1602.5625MHz～1615.5MHzの範囲で562.5KHzの間隔を持つ異なるキャリア周波数を使いますが、拡散コードは同じものを

使います。これらの信号を受信する通常の方法では、並行動作する複数のフロントエンドを使います。おそらく、初段のLNAとミキサーは共通ですが、最

終段のローカル・オシレータとIFミキサーは明らかに異なります。
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L2 -164.5dBW

IIR-M/IIF L1 -158.5dBW
L2 -160.0dBW

スペクトラム拡散変調された信号の電界強度は非常に弱いため、レシーバ

入力回路でのSNRが負になります。これは、アナログ・フロントエンドIF

帯域幅により決定されるナイキスト・ノイズが原因です。
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代表的なGPSレシーバ・アナログ・フロントエンドICの概要ブロック図

一般に、アナログ回路には統合ダブル・スーパーヘテロダイン・レシーバ技術が採用されています。アンダー・サンプリングのA/Dコンバータ(ADC)は、

アナログ・フロントエンドICに統合されていて、1～2ビットの分解能を持っています。このA/Dコンバータはアンダー・サンプリングのため、デジタ

ル・ストリームIF帯域へのダウンコンバートで3番目のミキサーとして機能します。このADCの後ろには、デジタル・ベースバンド・プロセッサがありま

す。この段まで、受信された衛星信号のSNRは負になっています。ベースバンド・プロセッサでは、複数のC/A相関器とNAVデータ・コード識別器を使

ってデジタルIF信号が並列処理されます。この処理で、実効ナイキスト帯域幅は数ヘルツに減少します。ここで、GPS信号の逆拡散とデコーディングによ

りSNRが正になります。一般的に、フロントエンドICは高集積度、かつ消費電力に対し低ノイズの半導体製造プロセスでデザインされているため、バン

ド・パス・フィルタと組み合わされた外付けのローノイズ・アンプ(LNA)を使う必要があります。市販のGPS ICチップセットは、ゲイン、ノイズ係数

(NF)、直線性、感度などの電気的性能が異なるため、1段または2段のディスクリート・フロントエンド・アンプが使われます。フロントエンドのフィル

タ数は、対象アプリケーションの環境、コスト、サイズの条件により変わります。処理するGPSキャリア数やナビゲーション精度が、アナログ・フロン

トエンド回路の最小許容帯域幅を決定します。

フィリップス・セミコンダクタはMMICを提供しており、このMMICは入出力(I/O)に50 Ωを内蔵しているため、内部マッチングが不要です。内部でマッ

チングされたブロードバンドMMICは一般に、アンプI/OにDCバイアス用の出力インダクタとDCデカップリング用のキャパシタを必要とします。内部で

マッチングしないデバイスは一般に、Lを使った集中定数LC回路で構成されるI/Oマッチング・ネットワークを必要とします。この構成は選択度を上げま

す。このMMICのもう1つの利点は、トランジスタとは対照的に温度補償を内蔵していることです。システムでは、一般に初段アンプのノイズ係数が非常

に重要です。例えば、BGU2003 SiGe MMICは高品質の(NF+IP3)を提供します。姉妹品BGA2003は、さらに小さいIP3とNFを提供します。.1個の

MMICで構成される高フロントエンド・ゲインを必要とするICチップセットでは、BGM1011またはBGM1013を使うことができます。例えば2ステー

ジ・デザインでは、BGA2001やBGA2011をBGA2748、BGA2715またはBGA2717と組合わせて使うことができます。L1キャリアLNA用の幾

つかの構成例を次の2つの表に示します。

参考文献：
- Office of Space Commercialization, United States Department of Commerce
- U.S. Coast Guard Navigation Center of Excellence
- NAVSTAR Global Positioning System
- NAVSTAR GPS USER EQUIPMENT INTRODUCTION
- Royal school of Artillery, Basic science & technology section, BST, gunnery careers courses, the NAVSTAR Global Positioning System
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シングル・フロントエンド・アンプ：
アンプ BFG BFU BGU BGM BGM BFG BGA BGA BGA BGA BGA

325W 540 2003 1013 1011 410W 2011 2001 2003 2715 2748
Gain 14dB 20dB 14dB 34dB 35dB 18dB 12dB 14dB 14dB 23.2dB 21dB
NF 1dB 0.9dB 1.1dB 4.7dB 4.7dB 1.1dB 1.5dB 1.3dB 1.8dB 2.7dB 2dB
IP3o(out) +24dBm +21dBm +21dBm +21dBm +20dBm +15dBm +10dBm +9.5dBm +9.2dBm +1dBm -1.6dBm
Matching External External External Internal Internal External External External External Internal Internal

2ステージ・カスケード接続回路のフロントエンド・アンプ：
1st Stage BFG325W BFG410W BFG410W BFU540 BFG325W BGA2011 BGU2003 BGA2011 BGA2003 BGA2011
2nd Stage BFU540 BFU540 BGU2003 BFG410W BFG410W BGA2011 BGA2001 BGA2715 BGA2715 BGA2748
Cascaded Gain 31dB 35dB 29dB 35dB 29dB 21dB 25dB 32.2dB 34dB 30dB
Cascaded NF 1.19dB 1.25dB 1.32dB 1.11dB 1.28dB 2dB 1.5dB 2.5dB 2.6dB 2.2dB
Cascaded IP3o +21dBm +21dBm +21dBm +15dBm +15dBm +10dBm +9.5dBm +1dBm +1dBm -1.6dBm

注： [1]ゲイン=｜S21｜2; 1.8GHzでのデータ、またはデータシート/図に記載の次の値/近似値でのデータ

[2]カスケード接続アンプの式については、「4th Edition RF Manual appendix, 2.4GHz Generic Front-End reference design」を参照して

ください。

[3]評価したカスケード接続アンプには、3dBの挿入損失を持つステージ間フィルタ例が含まれます(NF=+3dB; IP3=+40dBm)。

[4] MMIC： BGAxxxx、BGMxxxx、BGUxxxxの各トランジスタ： BFGxxx、BFUxxx
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