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■10 群（集積回路）－7編（モノリシックマイクロ波集積回路） 

3 章 MMIC 要素回路技術 
（執筆者：丸橋建一）[2010 年 1 月 受領] 

■概要■ 

 モノリシックマイクロ波集積回路（Monolithic Microwave Integrated Circuit：MMIC）では，

ディスクリート素子で構成される立体回路やハイブリット回路に比べ，用いる能動素子や受

動素子の選択，材料，構造に制約が大きいため，また基本的には調整をしないことが前提と

なるため，高性能化の面では不利である．しかしながら，小型化，高集積化，高機能化のメ

リットを追求し，勢力的に MMIC の研究開発が行われ，製品が世に送り出されてきた．ここ

では，MMIC の設計理論と実現例について，要素回路ごとに説明する． 

 

【本章の構成】 

 本章では，低雑音増幅器（3-1 節），高出力・高効率増幅器（3-2 節），広帯域増幅器（3-3

節），発振器，PLL（3-4 節），スイッチ，移相器，アッテネータ，逓倍器（3-5 節），ミクサ（3-6

節），RF-MEMS（3-7 節）の各要素回路に関して，設計理論及び実現例を示す． 
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■10 群 - 7 編 - 3 章 

3-1 低雑音増幅器 
（執筆者：丸橋建一）[2009 年 8 月 受領] 

 本節では，まず 3-1-1 項において低雑音増幅器における設計事項を述べ，3-1-2 項において

低雑音増幅器に用いられる能動デバイスの種類について解説する．次に，3-1-3 項において低

雑音増幅器で用いる FET のゲート幅，3-1-4 項において低雑音増幅器の設計で用いる FET の

雑音パラメータとモデル，3-1-5項において低雑音増幅器の回路構成に言及する．最後に，3-1-6

項において低雑音増幅器の試作例を紹介する． 

 

3-1-1 低雑音増幅器における設計事項 

 低雑音増幅器（LNA：Low Noise Amplifier）は，受信回路のフロントエンドに用いられ，

受信機の雑音性能改善に寄与する．一般に，N 段回路の総合雑音指数（Ftot）は，下記のよう

に表すことができる． 
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ここで，Fi と Gi は，i 段目の増幅器の雑音指数と利得である．この式から分かるとおり，初

段回路の利得が十分に大きい場合には，右辺第 2 項以降，すなわち後段回路の雑音性能にか

かわらず，全体の雑音指数は初段回路の雑音指数と等しくなる．したがって，初段回路では

ある程度高い利得が必要とされる．また，初段回路を LNA，後段回路をミクサなどの受信回

路としてみた場合には，LNA には，雑音指数が優れているだけでなく，利得も十分に高いこ

とが求められることがわかる．雑音指数，利得に加え，帯域内利得平坦性，反射損失，ひず

み特性，耐入力電力特性，温度特性，安定性，バイアス回路構成（例えば単電源動作や温度

補償機能）など，一般的なマイクロ波・ミリ波回路で求められる性能も設計事項となる． 

 

3-1-2 低雑音増幅器に用いられる能動デバイスの種類 

 マイクロ波・ミリ波集積回路（MMIC）で用いられる能動素子は，GaAs-HEMT（PHEMT），

InP-HEMT，mHEMT，GaA-HBT，InP-HBT，Si-Bipolar，SiGe-HBT，CMOS（nMOSFET，pMOSFET）

など，いろいろなものが用いられる．能動素子の選択基準は，単に雑音性能だけではなく，

当然のことながら動作周波数で十分な利得をもつことが必要である．また，他の機能回路と

の集積化の観点で能動素子が決められることも多い．一般に FET 系のデバイスは，マイクロ

波帯での雑音性能が良いとされており，衛星放送の受信器には PHEMT が最もよく使われて

いる．他方バイポーラ系のデバイスは，入力インピーダンスが低く，整合回路の構成が容易

であるという利点がある． 

 

3-1-3 低雑音増幅器で用いる FET のゲート幅 

 集積回路の設計においては，使用する能動素子（または集積回路のプロセス）が決められ

たとしても，そのサイズの選択は重要な設計事項となる．FET では，総ゲート幅は扱う電力

レベル，消費電力，まれにインピーダンス整合の取りやすさ（FET サイズにより，入力，出

力インピーダンスが異なるため），などを考慮して決められる． 
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 単位 FET のサイズとなるゲートフィンガ長は，雑音性能や最高発振周波数（fmax）に大き

く影響を与えるパラメータとして知られている 1), 2)．その主原因はゲート抵抗にある．なお，

化合物半導体（GaAs，InP）プロセスで用いられる蒸着金属ゲートの場合，ゲート断面を T

型にして低抵抗化が図られ，例えばゲートフィンガの抵抗値 125.5 Ω/mm が得られている 2)．

ゲート材料としてポリシリコンを用いた CMOS トランジスタであっても，その影響の大きさ

は別として定性的には同じである 3)． 

 基本的にはゲートフィンガ長が短いほど雑音指数が改善されるが，寄生容量が増えること

による利得の低下や，総ゲート幅を一定にした場合に増えるゲートフィンガ（単位 FET）に

起因した合成損失などの影響を勘案して，総合的に決められる．ゲートフィンガ長は，化合

物半導体トランジスタの場合には概ね 10～40  m，CMOS トランジスタの場合には概ね 0.5

～4  m が用いられる． 

 

3-1-4 低雑音増幅器の設計で用いる FET の雑音パラメータとモデル 

 低雑音増幅器で用いられる FET の雑音モデルは雑音源を含む線形回路で表される．線形 2

端子回路の理論では，雑音源とノイズレスの回路に分離でき，図 3･1 のように表すことがで

きる．図 3･1(a)は，入力側と出力側にそれぞれ雑音電流源 ii, ioを置いた場合，図 3･1(b)は，

入力側に雑音電圧源 enと雑音電流源 inを置いた場合であり，相互に変換可能である 4)．なお，

ii, io（または en, in）は独立の雑音源ではなく，相関をもつことが一般的である．線形回路が

トランジスタである場合，高周波領域（概ね 1 GHz 以上）では，周波数に依存しない雑音源

が想定されている． 

 

(a) 入出力の両方に雑音源がある場合        (b) 入力側に雑音源がある場合 

図 3・1 線形回路の雑音モデル 

 図 3･1(b)から推測できるように，線形回路では，雑音指数を最小にする入力インピーダン

ス Zopt が存在する．そこで線形回路がトランジスタである場合，トランジスタからみた入力

側の整合回路のインピーダンス Z = (R + jX) が Zoptとなるように設計することが一般的であ

る．雑音指数 F は，最小雑音指数 Fmin，雑音コンダクタンス gnを用いて， 

   2

optmin ZZ
R

g
FF n       （3・2） 

で表される 5)．ただし，実際には整合回路の損失が存在するため，トランジスタの Fminがそ

のまま増幅器の雑音指数として実現できるわけではない． 

 実際の設計においては，トランジスタの S パラメータと，雑音パラメータ（Fmin, Zopt, gn）

が必要とされるが，これらは集積回路の製造を行うメーカが設計者に提供している．また設

計者が市販の測定装置を利用し，トランジスタを測定して得ることもできる． 

 これらのパラメータを用いる以外に，トランジスタの等価雑音モデルを用い，回路シミュ
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レータで回路設計することも可能である．等価雑音モデルには数多くのバリエーションが存

在する 6)~8)．等価雑音モデルは，測定したデータをもとにモデリングを行って抽出する．高

い周波数では雑音パラメータの直接測定が困難であるが，等価雑音モデルは，周波数を外挿

して用いることができるため，ミリ波のような高い周波数では特に有用である． 

 

3-1-5 低雑音増幅器の回路構成 

 図 3･2 には，FET を用いた LNA の回路構成例を示す．この例は，整合回路が分布定数線

路（マイクロストリップ線路やコプレーナ線路）で構成された 1 段増幅器である．一般に，

FET の入力インピーダンスは高く，また反射係数を最小にする入力インピーダンス（利得整

合）と，雑音指数を最小にする入力インピーダンス Zopt（雑音整合）の値が離れている．こ

のため，この例ではソース端子に直列帰還線路（長さ＜1/4 波長以下）を挿入することによ

り両者を近づけ，利得整合と雑音整合を両立させている 9), 10)． 

 マイクロ波帯では直接帰還線路が長くなるため，代わりにインダクタを挿入することが多

い．また，負帰還がかかって利得が下がるため，特にトランジスタの利得が低くなるミリ波

帯のような高周波で動作させる場合には帰還素子を挿入しない場合もある． 

 

図 3・2 低雑音増幅器の回路構成（1段増幅器） 

 

3-1-6 低雑音増幅器の試作例 

 図 3･3 には，InP-HEMT プロセスを用いて形成した 60 GHz 帯低雑音増幅器 MMIC 11) の

チップ写真を示す．チップサイズは 2.5 mm×1.15 mm である．各段の InP-HEMT のゲート

フィンガ長は 40  m，総ゲート幅は 80  m である．この低雑音増幅器では，60 GHz におい

て雑音指数 2.0 dB，利得 22.1 dB が得られている． 

図 3･4 には，90 nm CMOS プロセスを用いて形成した 60 GHz 帯低雑音増幅器 MMIC 12) の

チップ写真を示す．チップサイズは 1.3 mm×0.7 mm である．各段の nMOS トランジスタの

ゲートフィンガ長は 1 m，総ゲート幅は 40 m である．この低雑音増幅器では，63 GHz に

おいて雑音指数 5.7 dB，利得 13 dB が得られており，消費電力は 27 mW である． 
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図 3・3 60 GHz帯 InP低雑音増幅器 MMIC 11) 

 

図 3・4 60 GHz帯 CMOS低雑音増幅器MMIC 12) 

 

 図 3･5 には，これまでに開発された主な低雑音増幅器 MMIC 11)~39) の性能を示す．図では，

GaAs-HEMT（pHEMT），InP-HEMT（mHEMT を含む），SiGe-HBT，CMOS と，用いられて

いる能動素子で区別した．GaAs-HEMT（pHEMT）を用いた低雑音増幅器は，およそ 100 GHz

までの周波数帯で広範に使われている．InP-HEMT 及び mHEMT を用いた低雑音増幅器は，

固体素子を用いた集積回路として最も雑音性能に優れている．また，利得が高いために 350 

GHz 程度までの動作が確認されている 39)． CMOS 技術を用いた MMIC では，例えば周波数 

 
図 3・5 低雑音増幅器MMICにおける雑音指数の報告例 11)~39) 
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60 GHz における測定値として，雑音指数 4.4 dB が得られている 15)．この雑音指数は，化合

物半導体の値より劣っているが，今後さらなる微細化の進展に従って，大幅な性能向上が期

待される． 
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■10 群 - 7 編 - 3 章 

3-2 高出力・高効率増幅器 
（執筆者：高木 直，森 一富）[2008 年 11 月 受領] 

 本節では，まず，3-2-1 項において高出力増幅器に用いられる能動デバイスについて説明し，

次いで，3-2-2 項で増幅器の動作級について，3-2-3 項で増幅器のひずみについて，3-2-4 項で

増幅器の大信号設計について述べる．最後に 3-2-5 項において MMIC 増幅器の試作例を紹介

する． 

 

3-2-1 高周波増幅器に用いられる能動デバイスの種類 

 高周波増幅器に用いられる能動素子として，GaAs 系デバイス（MESFET，PHEMT，HFET）

が最も広く用いられている．近年，Si 系デバイス（SiGe HBT，Si CMOS）は高周波化が進み

100 GHz を超える最大発振周波数 fmaxが得られ，低コスト化のために期待されている．動作

電圧が 3 V 以下のため，主に 1 W 以下の比較的出力電力の小さな増幅器に対する研究開発が

なされている．表 3･1 の材料定数表 1), 2) に示すように，GaAs よりエネルギーバンド幅が大

きく静電破壊電界が高い GaN 系デバイス（HEMT），SiC 系デバイス（MESFET）が，その

高い動作電圧により 100 W を超える高出力増幅器に用いるデバイスとして期待されている． 

表 3・1 材料定数表 1), 2) 

材 料 真性キャリア

濃度〔cm－3〕 

比誘電率 電子移動度

〔cm2/Vs〕 

静電破壊電

圧〔V/m〕 

飽和速度

〔107cm/s〕 

熱伝導率

〔W/cmK〕 

Si 1.5×1010 11.8 1500 30 1.0 1.5 

GaAs 1.8×108 12.8 8500 40 2.0 0.5 

GaN 1.7×10－10 9.0 2000 200 2.5 2.1 

SiC 1.2×10－8 9.7 400 300 2.0 4.5 

 

 

図 3・6 能動デバイスの棲み分け 

1KW

100W

10W

1W

0.1W

1GHz 10GHz 100GHz

GaAs MESFET
GaAs PHEMT/HFET

GaAs HBT

LDMOS

SiC MESFET

GaN

HEMT

マイクロ波 ミリ波

TWT

SiGe HBT

SiCMOS

出力電力

周波数

0.01W

MESFET:

   MEtal Semiconduntor Transistor

HEMT:

   High Electron Mobility Transistor

HBT:

   Hetero-junction  Bipolar Transistor

PHEMT:

   Pseudo-morphic High Electron Mobility Transistor

HFET:

   Hetero-junction Field Effect Transistor



電子情報通信学会『知識の森』（http://www.ieice-hbkb.org/） 

10 群－7 編－3 章 

電子情報通信学会「知識ベース」 © 電子情報通信学会 2013 10/(41) 

MMIC プロセスについては GaAs 系デバイス，Si 系デバイスが既に実用化され，GaN デバイ

スで現在研究開発がなされている．図 3･6 に周波数，出力電力に対する現状の能動デバイス

の棲み分けを示す． 

 

3-2-2 動作級 3)~5) 

 増幅器の基本的な動作級である A，B，C 級及び高効率動作が可能な F 級動作 6) について

説明する．図 3･7 に A，B 級動作の電流電圧波形と流通角 を示す．図 3･7 より，ドレイン

電圧，ドレイン電流は以下の式で表される．ここでは，FET の I-V 特性が理想的な場合を仮

定し Vmin = 0 としている． 



















),(0

)(
cos1

coscos

cos

max










tt

t
t

I
I

tVVV

d

dsdsd

 

ドレイン電流をフーリエ級数展開すると 
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
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max と

なり，基本角周波数t における出力電力は次式で与えられる． 

   
)cos1(

)cos(sin

2

max





 


 ・ds

o

VI
P  

増幅器に供給される直流電力 Pdcは 
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)cos(sinmax


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 


 ･ds

dcdcdc
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で与えられるため，ドレイン効率dは次式で与えられる． 
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図 3・7 A, B級動作の電流電圧波形と流通角
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これらの式より計算したドレイン効率及びA級動作の = の場合の出力電力で規格化し

た出力電力の流通角依存性を図 3･8 に示す．図 3･8 より A 級動作ではドレイン効率 50 %が

得られる．流通角を小さくなるに従って AB 級，B 級となり，B 級動作では効率 78.5 %と

なる．更に流通角が小さい C 級動作で，→ 0 の極限では効率 100 %となる．出力電力は A

級の場合を 1 とすると，B 級が 1，C 級動作の → 0 の極限では出力電力は 0 となる． 

 

図 3・8 流通角とドレイン効率，出力電力の関係 

 

 

図 3・9 B, F級動作の電流電圧波形 

 

 次に，F 級動作 6) について説明する．図 3･9(b)に，F 級動作の電流電圧波形を示す．比較

のため B 級動作の電流電圧波形を図 3･9(a)に示す．増幅器の出力電力は供給される直流電力

Pdcと増幅器で消費される電力 PTの差によって表され，次式となる． 
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増幅器の消費電力 PT は電圧 Vd (t)
 と電流 Id (t)
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となる．図 3･9(a)に示すとおり B 級動作の場合には Vd(t)と Id(t)が同時に存在する時間があり

PTが発生する．斜線部分が PTを表している．一方，図 3･9(b)より F 級動作の場合には，Vd(t)

と Id(t)が同時に存在する時間が存在しないため PT = 0 となり，ドレイン効率 100 %が得られ

る．F 級動作の電流波形は偶関数，電圧波形が奇関数であることから，フーリエ級数展開す

ると，電流は直流と基本波，偶数時高調波成分によって表され，電圧は直流と基本波，奇数

時高調波成分によって表される．そのため，増幅器の出力負荷条件を偶数次高調波に対して

短絡，奇数次高調波に対して開放とすることで F 級動作が得られる． 

 

3-2-3 増幅器のひずみ 

 ディジタル変調された信号が用いられる通信用増幅器においては高出力，高効率に加えて

低ひずみである特性が求められる．図 3･10 に増幅器のひずみ発生のメカニズムを示す．ここ

では，2 波入力時を例にひずみ発生のメカニズムを示している． 

 増幅器の出力電圧 Voutは入力電圧 Vinの Vorterra 級数で次式のように与えられる． 

   






3
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このとき，入力信号として周波数間隔 f の f1, f2の二つの周波数の信号が入力された場合に

ついて考える．入力信号は次式で表される． 

   
2
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21in

tfftff
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Voutの式に Vinの式を代入すると出力電圧 Voutは次式で与えられる． 
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 右辺第 3 項を展開すると次式となる． 
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この結果，2f1－f2，2f2－f1 の周波数にひずみが発生する．これらを相互変調ひずみ（IMD：

Inter-Moduration Distortion）と呼び，2f1－f2，2f2－f1は Volterra 級数の 3 次の項に起因するため

3 次の相互変調ひずみ IM3と呼ばれる．同様に 5 次の項に起因する 3f1－2f2，3f2－f1は 5 次の

相互変調ひずみ IM5と呼ぶ．図 3･10を用いてひずみ発生のメカニズムを説明する．周波数 f1，

f2 の二つの周波数の信号は逆フーリエ変換すると周波数軸から時間軸の変換がされる．入力

信号の時間波形は，図 3･10(a)に示すように周波数f (= f2－f1) のエンベローブで時間的に変

動する．増幅器の入出力特性は小信号入力時には線形であるが，大信号入力時には飽和特性

を示し通過位相も変化する．そのため，出力信号のエンベロープは図 3･10(b)のようにひずむ．

出力信号の時間波形をフーリエ変換し周波数軸に変換すると，出力信号のスペクトルは図 3･

10(d)となり，相互変調ひずみが発生する． 

 



電子情報通信学会『知識の森』（http://www.ieice-hbkb.org/） 

10 群－7 編－3 章 

電子情報通信学会「知識ベース」 © 電子情報通信学会 2013 13/(41) 

 

図 3・10 ひずみ発生のメカニズム 

 ディジタル変調信号が入力された場合の出力スペクトルを図 3･11 に示す．ひずみ特性の指

標として ACPR（Adjacent Channel leakage Power Ratio）が一般的に用いられる．自チャネル

と隣接チャネルの信号のチャネル内の積分値の比が ACPR の定義となる．隣接チャネルに発

生するひずみによって隣接チャネルの通信品質が劣化するため，通信用増幅器においては低

い ACPR が求められる．増幅器のひずみ補償技術としては，増幅器のひずみと逆のひずみを

入力信号に重畳するプリディストーション方式のリニアライザ，ひずみを含む増幅器の出力

信号とひずみのない入力信号からひずみ信号成分のみを抽出し，増幅器の出力信号に逆位相

で加えることでひずみ補償を行うフィードフォワード増幅器，信号をフィードバックするこ

とでひずみを低減するカルテシアンフィードバックなどの方式がある． 

 

図 3・11 出力スベクトル 

 

3-2-4 大信号設計 

 増幅器の高出力・高効率化のために基本波，高調波に対する出力負荷インピーダンスを最

エンベローブΔ ｆ
出力波形が

ひずむ

出力電力

位相

効率
f

1
 f

2
f
1
 f

2
ff

IM
3

IM
5

入力電力

(a)入力信号波形 (b)出力信号波形

(c)入力信号スペクトル (d)出力信号スペクトル

逆フーリエ
変換

フーリエ
変換

- 80

- 40

0

Frequency

P
o

w
er

 (
d

B
)

自チャネル

隣接チャネル

ACPR



電子情報通信学会『知識の森』（http://www.ieice-hbkb.org/） 

10 群－7 編－3 章 

電子情報通信学会「知識ベース」 © 電子情報通信学会 2013 14/(41) 

適化する必要がある．最適な出力負荷インピーダンスを求める方法として基本波･2 倍波ロー

ドプル法 3)~5), 7) がある．大信号設計では測定や計算により最適な出力負荷インピーダンスを

求め，求めた最適インピーダンスを実現する整合回路を設計する 8)．図 3･12 に基本波ロード

プル測定結果を，図 3･13 に 2 倍波ロードプル測定結果の例を示す．ゲート幅 2.4 mm の GaAs 

MESFET に対する周波数 950 MHz における測定結果である．図 3･12，図 3･13 より基本波，

2 倍波インピーダンスにより出力電力，電力付加効率addが変化していることが分かる． 

 

図 3・12 基本波ロードプル測定結果の例 8) 

 

図 3・13 2倍波ロードプル測定結果の例 9) 

 最適な出力負荷インピーダンスを計算で求める方法として，トランジスタの大信号モデ

ル 9)~11) を用いて，ハーモニックバランス法 12), 13) によりロードプル計算を行う方法がある．
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図 3･14 に FET もしくは HEMT に対する大信号モデルを示す．大信号モデルにおいては，電

流や容量値は電圧の関数によって与えられ，関数式の与え方により，Curtice モデル 9)，Materka

モデル 10)，Angelov モデル 11) など複数のモデルがある．HBT に対しては VBIC モデル，Agilent

モデル 14)，MOSFET に対しては BSIM モデル 15) などが主に用いられている．図 3･15 にハー

モニックバランス法の説明図を示す．主に電流や容量といった非線形回路に適用される時間

領域の解析と線路，抵抗，インダクタなどの線形回路に適用される周波数領域の解析を組み

合わせ，非線形回路と線形回路の接点において時間領域，周波数領域の関係式をともに満た

す解を収束解として求める方法である．電圧，電流の収束解より，出力電力，効率を求める． 

 

図 3・14 FET，HEMTの大信号モデル 

 

図 3・15 ハーモニックバランス法の説明図 

 

3-2-5 試作例 

 図 3･16(a),(b)に 3.3V 動作 UHF 帯 3 段高効率高出力 MMIC 増幅器 8) の回路構成，試作した

増幅器の写真を示す．増幅器は 3 段構成で入力と段間の整合回路は小型化のために集中定数

回路素子を用いている．最終段増幅器の出力整合回路は基本波，2 倍波に対して最適な負荷

インピーダンスを実現するように設計され挿入損失を小さくするために分布定数回路素子を

用いている．増幅器は GaAs 基板上に構成される能動素子 MMIC，受動素子 MMIC とセラ

ミック基板で構成される出力整合回路のハイブリッド MMIC 増幅器として構成されている．
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パッケージサイズは 9.5 mm×10 mm である．この例のように L, S 帯以下の周波数の増幅器で

は，整合回路に用いる受動素子の素子値が大きいため，増幅器すべてを MMIC 上に構成した

フル MMIC 増幅器とせず，MMIC 外部のセラミック基板上の受動素子やチップコンデンサ，

チップインダクタといったチップ部品と組み合わせて増幅器を構成する場合が多い．また，

L, S 帯以下の通信用増幅器おいては，出力電力が低い場合においても高い効率を実現する増

幅器が求められて，ドハティ増幅器 3) や低出力時と高出力時で経路を切り替える増幅器につ

いても MMIC 増幅器で開発した例が報告されている．更に，今後，変調波信号のエンベロー

プに基づいて動作電圧を変化させるエンベロープトラッキング増幅器 4) などの開発が期待さ

れている． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 等価回路                      (b) 写真 

図 3・16 携帯電話用 MMIC増幅器の試作例 8) 

 図 3･17 に Ku 帯 3 段 MMIC 増幅器の試作例 16) を示す．トランジスタには，高利得・高出

力化のため GaAs PHEMT を用いている．増幅器すべてが MMIC 上に構成され，温度特性を

小さくするためのバイアス回路が内蔵され，小型化のためゲート，ドレインバイアス端子が

共通化されている．Ku 帯（14.25 GHz）において，動作電圧は 5 V において利得 35 dB，出力

電力 15 dBm が得られている．チップサイズは 1.3 mm×1.85 mm である．C 帯～Ku 帯の増幅

器においては，MIM キャパシタ，スパイラルインダクタ，抵抗などの MMIC 上の集中定数

素子と，線路，スタブなどの分布定数素子を組み合わせたフル MMIC 増幅器の例が多い． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3・17 Ku帯 3段 MMIC増幅器の試作例 16)    図 3・18 Ka帯 1段 MMIC増幅器の試作例 17) 

 図 3･18 に Ka 帯 6W MMIC 電力増幅器の試作例 17) を示す．トランジスタには，高利得・

高出力化のため GaAs PHEMT を用いている．チップサイズは，5.93 mm×4.93 mm である．
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Ka 帯において，線形利得 8.6 dB，飽和出力電力 37.9 dBm が得られている．Ka 帯～ミリ波帯

の MMIC 増幅器においては，周波数が高いことから分布定数回路のサイズが小さくなり，整

合回路は主に分布定数回路で構成されている． 

 ここでは GaAs デバイスを用いた MMIC 増幅器の例を示したが，SiGe HBT，Si CMOS など

の Si 系デバイスを用いた MMIC 増幅器についても盛んに研究開発されている．Si 系デバイ

スを用いた MMIC 増幅器においては，Si 基板にはヴィアホールプロセスが標準的になく，ワ

イヤを用いて接地する必要があるため，仮想的な接地が可能な差動増幅器の構成が一般的に

用いられている．ミリ波帯においては，コプレーナ線路を用いた例も報告されている． 
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■10 群 - 7 編 - 3 章 

3-3 広帯域増幅器 
（執筆者：伊藤康之）[2008 年 11 月 受領] 

 広帯域増幅器として代表的なものに，(1)抵抗整合増幅器 1)，(2)負帰還増幅器 2)，(3)分布増

幅器 3) がある．抵抗整合増幅器はトランジスタの入出力端子と接地間に抵抗を接続すること

により，広帯域にわたって平坦な利得，低い反射特性を実現する．負帰還増幅器は直列また

は並列帰還回路に抵抗を用いることにより，広帯域にわたって平坦な利得，低い反射特性を

実現する．一方，分布増幅器はトランジスタと高インピーダンス線路を接続してカットオフ

周波数の高い 50 の伝送線路を作り，その伝送線路の終端部分に抵抗を用いることにより，

広帯域にわたって平坦な利得，低い反射特性を実現する． 

 

3-3-1 抵抗整合増幅器 1) 

 トランジスタは入出力に寄生容量を有するため，低周波帯では入出力インピーダンスが高

くなる．このためリアクティブ素子だけで整合をとるのが難しくなり，トランジスタの入出

力端子と接地間に抵抗を接続して整合をとる．この回路構成を抵抗整合増幅器と呼び，基本

回路構成を図 3･19(a)に，低周波帯での等価回路を同図(b)に示す． 

 

図 3・19 抵抗整合増幅器の基本回路構成と等価回路 

トランジスタに FET を用い，相互コンダクタンス（gm）とドレインコンダクタンス（Gds）

で表現する．FET のゲートと接地間に接続するコンダクタンスを Gg，ドレインと接地間に接

続するコンダクタンスを Gdとすると，図 3･19(b)の等価回路の Y パラメータは 

   




























2

1

2

1 0

V

V

GGg

G

I

I

ddsm

g  （3・3） 

で与えられる．式(3･3)を S パラメータに変換すると 
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が得られる．抵抗整合増幅器の利得 G は式(3･4)を変形することにより 
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で与えられる．広帯域にわたって低い反射特性を得るための条件は，式(3･4)において S11 = S22 

= 0 とおくことにより， 
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 （3・7） 

が得られる．この場合，利得 G は次式で与えられ，広帯域にわたって平坦な利得を示すこと

ができる． 

    
4
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omZg
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3-3-2 負帰還増幅器 2) 

 負帰還増幅器は出力の一部を直列または並列帰還回路を介して入力に戻すことにより，広

帯域にわたって平坦な利得，低い反射特性を得る増幅器である．並列帰還回路を用いた負帰

還増幅器の基本回路構成を図 3･20(a)に，低周波帯での等価回路を同図(b)に示す．FET の

ゲート-ドレイン間に接続した負帰還抵抗を Rfとすると，図 3･20(b)の等価回路の Y パラメー

タは 
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で与えられる．式(3･9)を S パラメータに変換すると 
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 （3・11） 

が得られる．いま近似的に gm >> Gds，Gds ZO << 1 が成り立つと仮定し，更に式(3･10)の S パ

ラメータが Rfの値に依存しなくなる条件 Rf /ZO = (gm + Gds) ZOを満足すると仮定すると，式(3･

10)の S パラメータは 
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で与えられる．広帯域にわたって低い反射特性を得るための条件は，式(3･12)において S11 = 

S22 = 0 とおくことにより， 

   2

omf ZgR   （3・14） 

が得られる．この場合，利得 G は次式で与えられ，広帯域にわたって平坦な利得を示すこと

ができる． 

    21 omZgG  （3・15） 

 

図 3・20 負帰還増幅器の基本回路構成と等価回路 

 

3-3-3 分布増幅器 3) 

 分布増幅器は FET の寄生リアクタンスと高インピーダンスの伝送線路を組み合わせて

カットオフ周波数の高い 50 の伝送線路を作り，広帯域にわたって平坦な利得，低い反射特

性を実現する増幅器である．分布増幅器の基本回路構成を図 3･21(a)に，入力線路の等価回路

を同図(b)に，出力線路の等価回路を同図(c)に示す．分布増幅器は N 個の FET を並列動作さ

せ，それぞれ隣接する FET 間を高インピーダンスの伝送線路で接続する．入出力線路の特性

インピーダンス（Zg, Zd）及びカットオフ周波数（
g, 


d）は次式で与えられる． 
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ここで，Lg, Cg, Ld, Cdは FET 間を接続する高インピーダンスの伝送線路の単位長当たりのイ

ンダクタンス及びキャパシタンスである．Cgsは FET のゲート-ソース間容量，Cdsは FET の

ドレイン-ソース間容量である． 

 

図 3・21 分布増幅器の基本回路構成及び入出力線路の等価回路 

 いま入力電圧を Vとし，各 FETのCgsに印加される電圧をそれぞれ V1, V2, …, VNとすると，

各 FET のドレイン端では gmV1, gmV2, …, gmVNなる電流が発生し，理想的にはこれらの半分の

電流が終端抵抗で消費され，残りの半分の電流が出力端に向かって伝搬される．入力線路及

び出力線路の位相速度が等しいと仮定すると，出力端に向かって伝搬した電流は出力端にお

いて同位相で合成される．合成された電流 I は 
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で与えられる．各 FET の Cgsに印加される電圧がすべて V であると仮定すると，出力端での

電流 I 及び電力 Poutは 
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で与えられる．一方，入力電力 Pinは 
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で与えられるので，分布増幅器の利得 G は 
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となり，広帯域にわたって平坦な利得を示すことができる． 
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■10 群 - 7 編 - 3 章 

3-4 発振器 
（執筆者：大平 孝）[2008 年 12 月 受領] 

3-4-1 発振器の MMIC 化 

 マイクロ波システムに用いられる様々な機能回路のなかでも発振器は特に MMIC 化に特

殊な技能が求められる．増幅器やミクサなどと比べて統一的な設計法が確立しているとはい

えず，設計技術者によって工夫やノウハウが異なる部分が多い．従来のハイブリッド IC では

高い Q 値をもつ誘電体共振器を装荷することにより，ほぼ狙いどおりの周波数で発振させる

ことができた．ところが MMIC の場合は，MIM キャパシタ，スパイラルインダクタ，伝送

線路など比較的低い Q 値の受動素子で共振機能を構成することになる．しかも，MMIC は製

造後のトリミングによる発振周波数調整が困難であり，回路素子のばらつきの影響が深刻で

ある．限られた要素で如何にして発振周波数を許容誤差範囲内に収めるかが発振器を MMIC

化するうえでの第 1 の課題である．更に，通信やレーダ応用では発振器に純度の高いスペク

トルが強く要求される．MMIC では低 Q 素子という制限下で如何にして回路トポロジと素子

パラメータを工夫して低位相雑音特性を達成するかが第 2 の課題である（9 群 7 編 5 章 5-1

「トランジスタ発振器」参照）． 

 

3-4-2 ハートレー発振器の MMIC 化 

 電界効果トランジスタ（FET）1 個と集中定数素子 3 個からなるハートレー回路を図 3･22

に示す．発振周波数は 

   
231 )(

1
2

CLL
f


   

で与えられる．2 個のインダクタは設計自由度があり， 

   
31 LL   

のとき発振振幅が最大となる．位相雑音特性を支配する発振 Q ファクタは，どの端子から出

力を取り出すかに依存する．ドレイン-ソース間から L3に並列に取り出す 

場合は 
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となる．ここで，R は負荷抵抗値である．種々の回路構成についての発振周波数と Q ファク

タ公式は文献 1) で一覧できる． 

 MMIC では集中定数 LC 素子は周波数が高くなると設計精度が劣化するので，伝送線路に

よるスタブで置き換える．図 3･23 に示すようにインダクタは短絡スタブで等価的に置き換え

る．短絡スタブの入力インピーダンスの式から等価インダクタンスは 

   
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図 3・22 ハートレー発振器の MMIC化 

 

図 3・23 インダクタとキャパシタと等価な伝送線路スタブ 

となる．ここで，Zo は伝送線路の波動インピーダンス，f は周波数，l は線路長， は波長，

 は伝送遅延時間（片道）である．線路長は 0 < l < /4 の範囲で使うのが基本である．特に，

l << の場合に最右辺の近似式が有効である．図 3･22(a)に示した基本ハートレー回路の LC

を 

1) インダクタ L1 → 短絡スタブ 1 

2) キャパシタ C2 → FET の内部寄生容量 Cgd 

3) インダクタ L3 → 短絡スタブ 3 

で置き換えると同図(b)となる．実際の回路では電源端子と RF 出力端子を付加して同図(c)に

示す構成となる．この図で電源デカップリングキャパシタ CDC，及び直流カットキャパシタ

Cc は十分大きな容量値とするのでこれらに容量誤差があっても発振性能に影響を与えない．

この回路はCgdを積極的に利用するので，ドレインとソースを反転したリバースチャネル FET

が適する．Cgdよりも Cgsの方が大きい FET を用いる場合は，むしろ次に述べるコルピッツ発

振器が適する． 

 

3-4-3 コルピッツ発振器の MMIC 化 

 FET 1 個と集中定数素子 3 個からなるコルピッツ回路を図 3･24 に示す．発振周波数は 

C2
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スタブ 3

(a) 基本構成 (b) スタブで置き換え

Vdd

Cc

CDC

CDC

Vgg

RFout

スタブ 1

スタブ 3

(c) 電源と出力端子を付加

スタブ

スタブ

短
絡

開
放



電子情報通信学会『知識の森』（http://www.ieice-hbkb.org/） 

10 群－7 編－3 章 

電子情報通信学会「知識ベース」 © 電子情報通信学会 2013 25/(41) 

   














312

111
2

CCL
f  

で与えられる．2 個のキャパシタは設計自由度があり， 

   
31 CC   

のとき発振振幅が最大となる．詳しい公式は 9 群 7 編 5 章 5-1「トランジスタ発振器」及び

文献 1) を参照されたい． 

 集中定数 LC 素子は周波数が高くなると設計精度が劣化するので，伝送線路によるスタブ

で置き換える．図 3･23 に示したように，キャパシタは開放スタブで置き換える．等価キャパ

シタンスは 

   
oo Z
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
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2
tan

2

1
 

となる．ここで，Zo は伝送線路の波動インピーダンス，f は周波数，l は線路長， は波長，

τは伝送遅延時間（片道）である．線路長は 0 < l < /4 の範囲で使うのが基本である．特に，

l <<  の場合に最右辺の近似式が有効である． 

 図 3･24(a)に示す基本コルピッツ回路の接地点を FET のドレインにとると同図(b)に示すド

レイン接地コルピッツ回路となる．更に，その LC を 

1) キャパシタ C1 → FET の内部寄生容量 Cgs 

2) インダクタ L2 → 短絡スタブ 2 

3) キャパシタ C3 → 開放スタブ 3 

と置き換えると同図(c)となる．実際の回路では電源端子と RF 出力端子を付加して同図(d)に

示す構成となる．この図で電源デカップリングキャパシタ CDC，及び直流カットキャパシタ

Ccは十分大きな容量値とするので，これらに容量誤差があっても発振性能に影響を与えない． 

 

図 3・24 コルピッツ発振器の MMIC化 
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3-4-4 負性抵抗発振器の MMIC 化 

 負性抵抗 1 個と並列共振素子からなる発振器を図 3･25 に示す．発振周波数は 

 

 

で与えられる．発振 Q ファクタは，負荷抵抗の接続場所に依存し，LC に並列に取り出す場

合は 

   CRQ   

となる．ここで R は負荷抵抗値である．他の場所に負荷を接続した場合の Q ファクタ公式は

文献 1) で一覧できる． 

 

図 3・25 負性抵抗発振器の MMIC化 

 負性抵抗を実現する方法はいくつかあるが，ここではクロス結合 FET 対で説明する．図

3･25(a)に示した基本回路に接地点を設定し，同図(b)のように書き換える．LC の接地点を基

準面として左右対称構造とする（同図(c)）．差動モードだけが励振されるように，負性抵抗

をクロス結合 FET 対で置換する．インダクタの中点にタップを設け電源端子とする（同図(d)）．

これにより，FET のドレイン-ソース間に等価的な負性抵抗 

   

mg
r

1


 

が得られる．ここで，gm は FET の伝達コンダクタンスである．なお，インダクタの中点は

RF 的に接地電位であるので，デカップリングは原理的に不要である．電源を中点から給電す

る代わりに，クロス結合 p チャネル FET 対を上段に追加してコンプリメンタリ動作させれば

更なる低消費電力化が図れる．また，このような発振器を多段縦続すれば，一定の位相差を

保って複数の出力が得られるポリフェーズ発振器を構成することもできる． 

 

■参考文献 

1) T. Ohira and T. Wuren, “Pseudolinear circuit theory for sinusoidal oscillator performance maximization,” IEICE 

Trans. Electron., vol.E91-C, issue 11, pp.1726-1737, Nov. 2008. 
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■10 群 - 7 編 - 3 章 

3-5 スイッチ，可変アッテネータ，移相器，逓倍器 
（執筆者：檜枝護重）[2008 年 11 月 受領] 

 本節では，マイクロ波の振幅を制御するスイッチ，可変アッテネータ，位相を制御する移

相器，周波数を逓倍する逓倍器について説明する． 

 

3-5-1 スイッチ 

 スイッチは，マイクロ波の信号を伝達／遮断／経路を切り替えるために用いられる．ス

イッチに用いられる半導体素子として，主に FET（Field Effect Transistor），PIN ダイオードな

どが用いられる．スイッチの切り替えるボート数に応じて，以下のような呼称が用いられる

ことが多い 1)． 

SPST（Single Pole Single Throw）：単極単投 

SPDT（Single Pole Double Throw）：単極双投 

SPMT（Single Pole Multi Throw）：単極多投 

MPMT（Multi Pole Multi Throw）：多極多投 

 スイッチには，遮断される端子の終端条件によって大きく 2 分類できる．一般には，図 3･

26(a)に示す遮断端子が反射するタイプのものが多いが，図 3･26(b)に示す反射（抵抗終端）

した吸収型のスイッチが用いられる 1)． 

 

 

 

 

 

(a) 遮断端子が反射     (b) 遮断端子が無反射（抵抗終端） 

図 3・26 スイッチの遮断端子の終端条件による分類 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3・27 主な SPDTスイッチの回路方式 

 スイッチの回路方式として大きく三つに分類できる．図 3･27 に主な SPDT スイッチの回路

方式を示す．図 3･27(a)は，半導体素子をシリーズ接続，図 3･27(b)は半導体素子をシャント

接続，図 3･27(c)は半導体素子をシリーズ／シャント接続したものである．(a)は，高い周波数

でアイソレーションが劣化する．(b)は， /4 の線路を用いるために帯域が狭い．(c)は，広い
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周波数で動作し，(a)に比べてアイソレーションを高めることが可能である．(c)で更にアイソ

レーションを高めるために，シャント接続の半導体素子を複数接続する方法 1)，半導体素子

の寄生インダクタンスを打ち消す方法 3) などがある． 

 

3-5-2 可変アッテネータ（減衰器） 

 マイクロ波の振幅を可変するのが可変アッテネータである．可変アッテネータに用いられ

る半導体素子としては，スイッチと同様に FET（Field Effect Transistor），PIN ダイオードなど

が用いられる．離散的に振幅を可変するのがアナログ可変アッテネータ，離散的に振幅を可

変するのがディジタル可変アッテネータ，また出力電力が一定値を超えないように減衰量を

自動制御するものがリミッタと呼ばれる 1), 2)． 

 図 3･28 に主な回路方式を示す．図 3･28(a)の固定減衰器スイッチ切替型は，固定減衰器と

線路とを SPDT スイッチで切り替えることにより減衰量を変える方式でディジタル可変アッ

テネータに用いられることが多い 4)．高い周波数でも固定減衰器と線路の電気長をそろえる

ことにより，減衰量切り替え時の位相変化を小さくしやすいのが特徴である．図 3･28(b)の反

射型及び図 3･28(c)の Bridged-T型 1) は減衰量を変えても入出力インピーダンスが変化しない

定インピーダンス回路の一種である．そのため，半導体素子の制御電圧を連続可変しても整

合がとれているためにアナログ可変アッテネータに用いられることが多い．図 3･28(d)は，π

型減衰回路の抵抗の変わりに半導体素子と抵抗を組み合わせており，アナログ／ディジタル

可変減衰器どちらにも適用可能である 1), 5)． 

 

 

 

 

 

(a) 固定減衰器スイッチ切替型         (b) 反射型 

 

 

 

 

 

(c) Bridged-T型             (d) π型 

図 3・28 主な可変アッテネータの回路方式 

 

3-5-3 移相器 

 マイクロ波の位相を可変するのが移相器である．移相器に用いられる半導体素子としては，

スイッチ・可変アッテネータと同様に FET（Field Effect Transistor），PIN ダイオードなどが用

いられる．離散的に振幅を可変するのがアナログ移相器，離散的に振幅を可変するのがディ

ジタル移相器と呼ばれる． 

 図 3･29 に主な回路方式を示す．図 3･29(a)のスイッチドライン型は，長さの異なる線路を
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SPDT スイッチで切り替えるものである 1), 2)．群遅延が一定な特性が得られるが，SPDT ス

イッチのアイソレーションによって帯域が制限される特徴がある．図 3･29(b)のローデッドラ

イン型は，主線路に接続した回路のサセプタンスを可変することにより移相量を得るが，単

一の回路ではインピーダンス整合がとれないために同一回路を /4 離して主線路に接続して

いる 1), 2)．そのために，帯域が狭い特徴がある．図 3･29(c)反射型は，サセプタンスが可変の

反射回路をハイブリッドカプラに接続したものでハイブリッド型とも呼ばれる 1), 2)．低イン

ピーダンス回路の一種のために，反射回路のインピーダンスによらず整合がとれるのが特徴

である．そのため，半導体素子を連続的に可変するアナログ移相器に用いられることが多い．

図 3･29(d)のフィルタ切替型は，通過位相が異なる二つのフィルタを SPDT スイッチで切り替

えることにより移相量を得るものである 1), 2)．一般には，HPF（High Pass Filter）と LPF（Low 

Pass Filter）を切り替えるが，集中定数化が容易で小形にできるため MMIC 化に適している 6)．

図 3･29(e)の HPF/LPF 切替型は，T 型（または 型）フィルタを構成する回路素子を SPDT

スイッチで切り替えることにより，HPF または LPF として動作させ移相量を得るものであ

る 1) 2)．この方式の発展形として，HPF と BPF を切り替えるもの 7), 8)，All-Pass Filter と BPF

を切り替えるもの 9) などがあり，どれも(d)のフィルタ切替型と同様に集中定数化が容易で小

形にできるため MMIC 化に適している．図 3･29(f)のベクトル変調型は，90 度ごと（4 象限）

に 4 分配した信号の振幅を変えて合成することにより移相量を得るものである 10)．位相以外

に振幅もアナログ的に制御できることが特徴である．図では 90 度ごとに 4 分配するために

180 度ハイブリッドカプラと 90 度ハイブリッドカプラの例を示したが，ポリフェーズフィル

タなどを用いることにより小形にでき，MMIC 化も可能である 11)． 

 

 

 

 

 

 

(a) スイッチドライン型     (b) ローデッドライン型     (c) 反射型（ハイブリッド型） 

 

 

 

 

 

 

 

 

(d) フィルタ切替型       (e) HPF/LPF切替型        (f) ベクトル変調型 

図 3・29 主な移相器の回路方式 

 

3-5-4 逓倍器 

 入力信号の周波数の N 倍（N：自然数）の周波数を取り出すのが逓倍器である（図 3･30）．
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一般に，増幅器に大電力を入力し発生した高調波をフィルタで分別して取り出すことが多い

が，ミリ波などではダイオードも用いられる．増幅器を用いる場合は，非線形性の強い C 級

動作にて高調波を発生させる．入力整合回路は，入力される基本波に対して整合をとるが，

出力整合回路は基本波は反射，逓倍波（出力波）に対しては整合をとることにより，所望の

出力波が得られる 12)． 

 

 入力 

整合回路 

fIN 
fOUT=N×fIN 

出力整合回路 

（基本波反射， 

 出力波整合） 

 

図 3・30 逓倍器の基本回路構成 
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■10 群 - 7 編 - 3 章 

3-6 ミクサ 
（執筆者：伊東健治，下沢充弘）[2009 年 5 月 受領] 

 ミクサは，入力信号と LO 波を混合してその和または差周波数の出力信号を得るデバイス

である．ここでは，その原理と構成，MMIC の開発例を示す． 

 

3-6-1 周波数混合の原理 

 ミクサの基本動作は局部発振（LO）波による信号波のスイッチングである．ここでは，ミ

クサの基本動作を説明するために，理想スイッチを用いた原理モデルによる周波数混合の動

作を述べる．図 3･31(a)に理想スイッチ（閾値 Vth）を用いた周波数変換のモデル，同図(b)に

LO 波 vp(t) = Vp cos (pt)（p = 2fp，fp：LO 周波数）によるスイッチング波形を示す．スイッ

チングされた理想スイッチと信号源の内部コンダクタンス G0 との直列回路のアドミタンス

Gt (t)は次式で与えられる． 

   
)cos(

)sin(
2)(

1

00 tn
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n
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n

t 



 
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
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･
 （3・25） 

ここで， は理想スイッチのデューティ比であり，LO 波の半周期が完全に on となる条件で

最高値 0.5 となる．入力信号として電圧源 vin(t) = Vin cos(in t)（in = 2 fin，fin：入力信号周波

数）に理想スイッチを接続すると，回路に流れる電流 i(t)は次式で与えられる． 
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（3・26）

 

 G0は電圧源の内部コンダクタンスである．これより出力信号 cos (in±p) の電流は Iout = 

G0･Vin･sin (･ )/となる．一方，内部コンダクタンス G0の電圧源 vin (t) に整合負荷 G0を接

続したときの電流は Iin = G0･Vin/2 となる．これらの電流より，入力信号から出力信号への変

換利得 Gcは次式となる． 

   
)sin(

2

Iin

out 


･
I

Gc

 （3・27） 

 

(a) 理想スイッチを用いたミクサのモデル        (b) LO波による駆動のようす 

図 3・31 理想スイッチを用いたミクサのモデルと局部発振波による駆動のようす 

 図 3･32 にデューティ比 に対する変換利得 Gcを示す．LO電力を高めるほど高いデューティ

比となりミクサの変換利得は高まる．そして = 0.5 で最高値－3.92 dB に漸近し，飽和する．
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この変換利得は理想スイッチを仮定した原理的なミクサのモデルでよく知られた値である． 

 実際のミクサでは，この理想スイッチの機能を半導体素子の非線形動作で代替している．

そのため，半導体素子の接合面の寄生抵抗や容量により変換利得が低下する．このため，FET

などのアクティブ素子を用いて周波数変換と同時に増幅も行っている． 

 一般に混合波の周波数は次式で与えられ，式(3･27)の周波数成分のみならず，直流 (m = 0，

n = 0)，入力信号 f inとその高調波 m･f in (m = 1, 2, …)，局部発振波 fpとその高調波 n･f p (n = 1, 2,

…) 及びそれらの混合波 m･f in±n･f p (m = 1, 2, …, n = 1, 2, …) が出力される．所望の混合波

cos (in± p) 以外の混合波はスプリアスとなる． 

 

図 3・32 理想スイッチを用いたミクサの変換利得とその限界値 

 

3-6-2 ミクサの回路構成 

 ミクサは，スイッチングを行うための半導体素子と，LO 波及び入出力信号を分波するた

めの分波回路から構成される．MMIC 上のミクサでは，金属-半導体接合を用いたショット

キー障壁ダイオード（Schottky Barrier Diode：SBD）や MESFET が用いられている．また，

近年ではプロセスの高周波特性の向上にともない，Si，SiGe プロセスを用いたバイポーラト

ランジスタや CMOS プロセスを用いたギルバートセルミクサが用いられている．一方，分波

回路の構成によりシングルエンド型とバランス型に大別される． 

 

(1) ダイオードミクサ 

障壁電位を超える振幅の LO 波を印加してスイッチングを行う．GaAs MMIC 上の SBD の

場合，障壁電位は 0.7 V 程度である．ダイオードは 2 端子であるため分波回路が必要である．

ダイオードと分波回路とを組み合わせたダイオードミクサの構成例を図 3･33に示す．同図(a)

はシングルエンド型ミクサであり，LO 波と入出力信号（ここでは RF 信号を入力，IF 信号を

出力としてある）とをフィルタを用いて分離する．このため，LO 波及び入出力信号の周波

数は各フィルタの通過帯域内に限られる．同図(b)は LO 波の印加に平衡・不平衡変換回路（バ

ラン）を用いたシングルバランス型ミクサである．この構成では直列接続されたダイオード

の両端に 180 度位相の異なる LO 波が印加されるため，直列接続された二つのダイオードの

接続点は仮想的に接地され，LO 波は短絡される．したがって，ここに接続される RF 及び IF

端子に LO 波は漏洩しないので，LO 波の周波数を RF 及び IF 信号の周波数とオーバーラッ

プさせることができる．同様に同図(c)はよく知られた二重平衡型（ダブルバランス型）ミク
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サであり，LO 波及び RF 信号を，それぞれバランを介して，リング状に接続されたダイオー

ドに加える．LO 波及び RF 信号の位相関係により，RF-LO 端子間のアイソレーションが確保

される．したがって，RF 信号と LO 波の周波数をオーバーラップさせることができる．また，

IF 信号は RF 端子に設けられたバランの 2 次側の中点から取り出すため，IF 端子への RF 信

号及び LO 波の漏洩も抑制される． 

 

(a)シングルエンドミクサ      (b)シングルバランス型ミクサ    (c)ダブルバランス型ミクサ 

図 3・33 ダイオードミクサの構成 

 

(2) FET ミクサ 

 入出力信号と LO 波の印加方法により，表 3･2 に示す構成がある．図 3･34 に FET の直流

特性におけるそれぞれのミクサの動作点を示す．ゲートミクサでは，LO 波をゲート端子に

印加して FET の相互コンダクタンス gmを，ドレインミクサでは LO 波をドレイン端子に印加

してドレインコンダクタンス Gdを，レジスティブミクサでは LO 波をゲート端子に印加して

Gdをそれぞれスイッチングする．また，デュアルゲート FET ミクサでは第 1，第 2 ゲート端

子にそれぞれ入力信号と LO 波を印加し，ドレイン端子から出力信号を得る構成が一般的で

ある． 

表 3・2 FETミクサの構成 

端子 
FETミクサ デュアルゲート

FETミクサ ゲートミクサ ドレインミクサ レジスティブミクサ 

入力端子 ゲート ゲート ドレイン 第 1ゲート 

LO端子 ゲート ドレイン ゲート 第 2ゲート 

出力端子 ドレイン ドレイン ドレイン ドレイン 

 

図 3・34 FETの直流特性と FETミクサの動作点 

ドレインミクサ

ゲートミクサ

ドレイン電圧（Vd）

レジスティブ
ミクサ

ド
レ

イ
ン

電
流

（
I d
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(3) 乗算型ミクサ 

 Si プロセスによるトランジスタ差動対を用いた乗算器であり，トランジスタのみで分波と

周波数変換を行うことができる．図 3･35(a)にシングルバランス型，同図(b)にダブルバラン

ス型の構成をそれぞれ示す．シングルバランス型では入力信号端子を除いて，ダブルバラン

ス型ではすべての端子が差動信号端子である．シングルバランス型では差動出力の正相及び

逆相の端子に漏洩する RF 信号は同相となるのでミクサ後段の差動増幅器により抑制される

が，LO 波は逆相なので抑制されない．したがって，LO 端子と出力端子の間はアイソレー

ションが望めない．一方，二つのシングルバランス型を組み合わせたダブルバランス型では，

出力端子の正相及び逆相の端子に漏洩する LO 波も同相となるため，LO 端子と出力端子間の

アイソレーションも確保される． 

 

(a)シングルバランス型         (b)ダブルバランス型 

図 3・35 乗算型ミクサ 

 

(4) 高調波ミクサ 

 LO 波の高調波と入力信号の和または差周波数成分を出力させるミクサである．LO 周波数

が通常のミクサの 1/2 となることから，ミリ波帯で用いられる場合が多い．図 3･36 に示すよ

うにアンチパラレルダイオードペア（Anti-Parallel Diode Pari：APDP）を用いて，LO 周波数

f p，入力信号周波数 f inに対し，| f in±2f p | を得る構成が一般的である．また，偶数次の混合

波|m･f in±n･f p |，(m + n = 偶数) が出力されない特長を利用して，移動体通信用ダイレクトコ

ンバージョン受信機に適用される場合もある．トランジスタ差動対を用いた例も報告されて

いる． 

 

図 3・36 高調波ミクサの構成例 
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(5) 平衡型ミクサ 

 シングルエンド型ミクサまたはバランス型ミクサを二つ用い，これにバランを組みあわせ

てバランス型ミクサとして，特定のスプリアスを抑圧する場合がある．衛星搭載用低スプリ

アスミクサとして用いられている． 

 

3-6-5 開発例 

 リングダイオードミクサの開発例を図 3･37 に示す 2)．動作帯域はバランの帯域に依存する

ため，広帯域なマーチャントバランを用いている．RF 周波数は 6～18 GHz，変換損は 11.5 dB

以下である．図 3･38 はミリ波帯のゲートミクサである 3)．変換利得は 8 dB である．図 3･39

は APDP を用いた偶高調波ミクサであり，LO 波に対する /4 線路を用いて分波回路を構成し

ている 4)．40 GHz 帯における変換損は 10 dB である． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3・39 APDP偶高調波ミクサ（1.7mm×1.5mm） 
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図 3・37 リングダイオードミクサ

（2.6mm×2.2mm） 

図 3・38 ゲートミクサ（1.2mm×2.9mm） 
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■10 群 - 7 編 - 3 章 

3-7 RF-MEMS 
（執筆者：岡崎浩司）[2009 年 3 月 受領] 

 本節では，RF-MEMS（RF-Micro ElectroMechanical Systems）について概説する．JIS 規格 

C5630-1 において，RF-MEMS とは「高周波無線通信分野へ応用した MEMS」と定義され，

MEMS とは「微小な電気機械システムで，半導体プロセスを用いて一つのチップ上にセンサ，

アクチュエータ，電子回路などのすべて，又は一部を統合化したもの」と定義されている．

更に MEMS の定義の注記として，「MEMS は，（略）一般には，シリコンプロセス技術を用

いた微小な構造体，センサ，及びアクチュエータに関する技術を意味する」と記されている．

これらの主旨からすれば，RF-MEMS とは高周波無線通信分野への応用を目的として半導体

プロセス技術を用いて作製された微小な構造体に関する技術と換言することができる．本技

術によれば，例えば低損失化につながる厚膜配線や半導体を用いない特性可変の受動回路な

どが作製可能であり，回路の性能向上や従来の半導体回路では難しいとされていた機能回路

の実現が期待されている．また，半導体プロセスを用いて作製するため，能動デバイスを含

めた 1 チップ集積化も可能である．現在までの RF-MEMS デバイスとして，可動部を有する

スイッチや可変キャパシタ（バラクタ）など，機械共振を利用した共振器やフィルタなどの

報告例があり，また，RF-MEMS デバイスを構成要素とする各種回路も報告されている 1)~3)．

以下，主要なものについて簡単に述べる． 

 

3-7-1 スイッチ及びバラクタ 

 これまで報告されている MEMS スイッチは，可動部を有し，接点としての電極（導体）を

物理的に動かすことにより，そのオン／オフを切り替えるものが大半であり，駆動形式，接

点として導体同士の接触の有無，接続構成，などで分類できる 2)．可動部は，シリコンまた

は金属などで，図 3･40 に示すような梁構造を形成する例が多い．可動方向としては，基板に

対して垂直方向あるいは水平方向のいずれも報告例がある．駆動形式としては，クーロン力

を利用する静電駆動型のほか，圧電駆動型，静磁駆動型，熱駆動型などが報告されている．

接点の少なくとも一方は可動部に形成され，接点として導体どうしの接触がある場合は DC

コンタクト型，ない場合は容量型と呼ばれ，前者は直流から高周波領域まで広帯域にわたり

使用できる．接続構成としては図 3･41 に示すようなシリーズ型とシャント型がある． 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) シリーズ型            (b) シャント型 

図 3・40 可動部の梁構造例           図 3・41 スイッチの接続構成 

(b) 両持ち梁構造の例

(a) 片持ち梁構造の例

可動方向

可動方向

(b) 両持ち梁構造の例

(a) 片持ち梁構造の例

可動方向

可動方向
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 図 3･42 は，リレースイッチを MEMS により小型化した，静電駆動型，DC コンタクト型，

直列構成の SPST スイッチの例であり，基板上で分離している二つの信号線間上を可動接点

が上下させ，オフ／オンの切替えを行う 4)．MEMS スイッチの利点として，まず，半導体を

介さずオン／オフできるため，オン時の挿入損失及びオフ時のアイソレーション特性をとも

に半導体スイッチに対して高めることができる．また，接点部分に非線形素子を含まないた

め，非線形ひずみ特性も有利である．一方で可動部を有するため，オン／オフ切替え速度が

遅い，埃や（空気中の）水分による故障を避けるため密閉パッケージが必要，DC コンタク

ト型では接点が磨耗するなどの課題もある．特にパッケージングについては，スイッチに限

らず MEMS デバイスにとって重要な課題であり，その解として様々なパッケージング手法が

提案されている 4), 5)． 

 

図 3・42 DCコンタクト型 MEMSスイッチの例 4) 

 図 3･43 はシャント型の容量型 MEMS スイッチあるいはバラクタの例である．本例では 2

枚の平行な平板電極があり，上部電極が可動する．上部電極を下げ絶縁体と接触させた場合

に最も大きな容量値を示し，上部電極が絶縁体より離れるに従い，容量値は減少する．容量

値の最大値が目的とする周波数において十分大きい場合には図 3･41(b)中のスイッチのオン

状態と等価となり，最小値が十分小さい場合には同オフ状態と等価となる．上部電極の位置

を任意の中間状態で保持するなど制御できる場合は連続的に容量値を変化できるバラクタと

なるが，実際の環境においてその制御は困難であるため，上記のオン，オフに相当する二つ

の値のみをとり得るバラクタとしての報告例が多い．なお，いくつかの 2 値バラクタを組み

合わせ，バラクタとしてのとり得る容量値を多値化した報告もある 2)． 

 

図 3・43 容量型MEMSスイッチの例 

上部電極

絶縁体

下部電極

基板

上部電極

絶縁体

下部電極

基板
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3-7-2 スイッチ応用回路 

 前述のように MEMS スイッチ及びバラクタは，半導体に対し低損失，高アイソレーション，

低ひずみといった特長があり，それらを用いた回路が数多く提案されている 1)~3)． 

 移相器への応用としては，スイッチドライン型，ローデッドライン型，反射型などの移相

器のスイッチに MEMS スイッチを用いたものが提案されている 2)．図 3･44 は MEMS SP4T

スイッチを用いて構成したスイッチドライン型 4 ビット移相器の例であり，10 GHz において

挿入損失－1.2 dB±0.5 dB と非常に低損失な特性を得ている 6)． 

 また近年，ソフトウェア無線機への応用や携帯電話端末のマルチバンド化を目的として，

増幅器，発振器などの機能回路の構成要素に RF-MEMS による可変デバイスを用いたリコン

フィギュアラブル回路の研究が盛んに行われている 1), 2), 7)~11)．図 3･45 は，MEMS スイッチを

用いた可変帯域通過型フィルタの例である．ハイブリッドと組み合わせた反射型とすること

で，挿入損失 3 dB程度で C帯からKu帯の間の三つの通過帯域を切り替えることができる 10)．

図 3･46 は，MEMS スイッチを用いたマルチバンド電力増幅器の構成例である 11)．0.9 GHz

から 2.6 GHz までの 4 バンドに対応し，出力 1 W，最大効率 44 %以上を達成している． 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3・44 4ビット移相器の例 6)       図 3・45 可変帯域通過型フィルタの例 10) 

 

図 3・46 マルチバンド電力増幅器の構成例 11) 

 

3-7-3 機械共振を利用した共振器 

 前述のように MEMS 技術によれば機械的な可動部を形成することができる．構造体には固

MEMS switch

Single-band PA (2.6 GHz)

Additional block

MEMS switch

Single-band PA (2.6 GHz)

Additional block
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有の機械共振周波数があるため，目的の周波数の振動に対し大きく共振するような構造体を

形成すれば，非常に高い Q 値を有する共振器を構成できる．これまでに，62 MHz で真空中

及び空気中での Q 値がそれぞれ 161000 及び 8000，あるいは 1.9 GHz で真空中及び空気中で

の Q 値がいずれも 10000 以上の共振器などが報告されている（図 3･47）7)．課題としては，

量産時の再現性や共振周波数の微調整法，温度安定性，電気信号と機械振動との変換の低損

失化などがあげられている．これらの高 Q 共振器は，水晶による基準発振器と遜色ない安定

度を有する 1 チップ発振器，あるいは 1 チップ送受信 IC への応用が期待されている． 

 

図 3・47 MEMS共振器の例 7) 

 

3-7-4 BAW フィルタ 

 表面弾性波（SAW：Surface Acoustic Wave）を利用する SAW フィルタに対し，BAW フィ

ルタは，バルク弾性波（BAW：Bulk Acoustic Wave）と呼ばれる，電極に挟まれた圧電体薄膜

において圧電効果で生じる振動波を用いる．BAW フィルタの共振器構造は，図 3･48 に示す

ような SMR（Solid Mounted Resonator）と FBAR（Film Bulk Acoustic Resonator）の 2 種類に

大別される 12)． 

 
図 3・48 BAW共振器（左：SMR，右：FBAR）12) 

SMR は，図中 Acoustic mirror と示された多層膜でバルク弾性波を反射させ，弾性波を共振

器中に閉じ込める．一方，FBAR は，下部電極にキャビティを設けることにより圧電体の振



電子情報通信学会『知識の森』（http://www.ieice-hbkb.org/） 

10 群－7 編－3 章 

電子情報通信学会「知識ベース」 © 電子情報通信学会 2013 41/(41) 

動を妨げない構造となっている．FBAR におけるキャビティ形成において必要となる深堀り

異方性エッチングに MEMS 技術が用いられる．BAW フィルタは，共振周波数が圧電体薄膜

厚さで決定されるため，その制御・調整が難しいという課題もあるが，一般的な SAW フィ

ルタと比して耐電力性に優れ，高周波化しても Q 値が劣化しない，Si 基板上に形成できるた

め他の機能回路との集積化が可能などの利点がある 13)．2 GHz 帯で急峻なカットオフ特性が

必要である北米 PCS（Personal Communication System）用のデュープレクサなどに使用されて

いる． 
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