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 序論 第1章

 

1.1 研究の背景と目的 

本論文は，次世代ワイヤレス通信システム向け広帯域電力増幅器の非線形歪補償技

術の研究に関する。 

近年のモバイルトラフィックの増加は目覚ましく，今後も年平均成長率 57%で増

加し続け， 2019 年には一か月当たりのトラフィックが 24.3 エクサバイトに達すると

予測されている。（図 1-1）これは 2014 年の 9.6 倍，また 2011 年の 41 倍のトラフィ

ック量に相当する [1]。この爆発的なトラフィックを効率的に収容し，かつ，より高

速な伝送速度を実現するために，LTE [2]や LTE-Advanced [3] [4] [5]などの第 4 世代

移動通信システム(4Gモバイル)や，第5世代移動通信システム(5Gモバイル) [6] [7] [8] 

[9] [10] [11]など，高速無線伝送方式に関する研究が盛んに行われている。表 1に 2000

年からのワイヤレス通信システムの進化の歴史を示す。モバイルサービスの進展や，

これに伴うモバイルトラフィックの増大に対応すべく，およそ 5 年ごとに伝送速度は

10 倍ずつ増加している。例えば，LTE では 20 MHz の周波数帯域幅を使用して 250 

Mbps の伝送速度を実現しているが，LTE-Advanced (または，IMT-Advanced )では

20 MHz以上の帯域幅を使用したシステムが想定されている。更に，図 1-2に示すよ

うに，将来登場する 5G では，より広帯域で高速なシステムを目指している。 

図 1-1 Global Mobile Data Traffic の将来予測  

（文献 [1]のデータを基に作成） 
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表 1 ワイヤレス通信方式の進展 

世代 第 3 世代 第 3.5 世代 
第 4 世代   

(3.9 世代) 
第 4 世代 第 5 世代 

システムの名称 W-CDMA HSPA LTE LTE-Advanced 5G 

無線方式 CDMA CDMA OFDMA OFDM （OFDM） 

帯域幅 5～20 MHz 5～20 MHz 1.4～20 MHz ～ 100 MHz (100 MHz 以上） 

変調方式 
HPSK 

QPSK 

HPSK 

QPSK 

16QAM 

64QAM 

QPSK 

16QAM 

64QAM 

QPSK 

16QAM 

64QAM 

3.5 GHz  

> 6 GHz  

70 GHz 

（未定） 

伝送速度 
384 kbps 

～ 2 Mbps 

14.4/20.3/ 

28.0/36.3 Mbps 

150～250 

Mbps 
～1 Gbps 1～10 Gbps 

商用時期 2000 年  2006-2009 年 2011 年 2015 年 （2020 年） 

 

 

 

 

一方では，携帯電話加入者数が世界の総人口に匹敵するまでに増加した今日，モバ

イル通信に消費される電力の低減が大きな課題になってきた。とりわけ携帯電話基地

局はセルラネットワークの 58%のエネルギーを消費し，更に基地局の 65%が電力増幅

器(PA: Power Amplifier)によるものとの報告もあることから [12] [13]，広帯域電力増

幅器の更なる高効率化は，次世代移動通信システムの実用化に不可欠な技術課題のひ

とつであると考えられる。 

モバイルネットワークにおける電力増幅器の位置づけを図 1-3 に示す。モバイル

ネットワークは，IP パケットのルーティングやスイッチングを担うコアネットワーク

と，それに繋がる無線アクセスネットワーク (RAN: Radio Access Network) により

構成される。更に RAN は，①MME (Mobility Management Entity) / S-GW (Serving 

Gateway)，②BBU (Baseband Unit)，③RRH (Remote RF Head)で示される３つの

ネットワークノードにより構成される。このうち，MME/S-GWはデータの再送制御，

秘匿，ならびに端末の移動管理を，BBU は無線リソースへのアクセス制御や，送信デ

ータの符号化および復号化，変復調などの処理を，そして RRH は高周波無線信号の

送受信処理を担う。本論文の研究対象である電力増幅器は，多くの場合，RAN の中の

RRH に実装される装置である。 

CDMA: Code Division Multiples Access HSPA: High Speed Packet Access 

LTE: Long-Term Evolution W-CDMA: Wideband-CDMA 

OFDM: Orthogonal Frequency-Division Multiplexing QPSK: Quadrature Phase Shift Keying 

HPSK: Hybrid Phase Shift Keying  QAM: Quadrature Amplitude Modulation 
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電力増幅器は，アンテナから電波として送出す

る信号波形を忠実に増幅する必要があることか

ら，電力効率のみならず高い線形性が求められる。

一般に線形性と電力効率は互いに相反する関係

にあるが，これらを同時に満足するために，でき

るだけ飽和出力レベルに近い領域で増幅器を動

作させることで電力効率の向上を図るとともに，

それによって発生する非線形歪を，増幅器の前段

に位置するディジタル回路で補償する。この方法

は DPD (Digital Pre-Distortion)と呼ばれ，多く

のワイヤレス通信システムの電力増幅器に採用

されている。近年のワイヤレスシステムでは伝送

速度の高速化のために，多値 QAM や OFDM 

(Orthogonal Frequency Division Multiplexing)

が用いられているが，OFDM 信号のサブキャリ

ア数が多くなるにつれて，送信信号のピーク電力
図 1-3 モバイルネットワークにおける

電力増幅器の位置づけ 

図 1-2 4G と 5G モバイルの性能比較  

(文献 [7]より抜粋)     

BBU

MME / S-GW

Internet

RRH RRH
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対平均電力比 (PAPR: Peak-to-Average Power Ratio) が大きくなる。このため電力増

幅器には，より大きなバックオフが必要となり，増幅器の電力効率は大きく低下する。

更に，4G や 5G などの次世代ワイヤレス通信システムでは，数 100 Mbps から数 Gbps

の高速伝送が要求されていることから，OFDM のサブキャリア数が増え，送信信号の

周波数帯域幅が従来以上に広くなる。この結果，電力増幅器には「メモリ効果」と呼

ばれる現象が顕著に現れ，過去の入力信号が現在の信号の非線形歪に影響を与える。

このため，DPD の非線形歪補償能力は大きく劣化する。以上のことから，次世代ワイ

ヤレス通信システム向けの広帯域電力増幅器ではメモリ効果に対応した効率的な非線

形歪補償方式が不可欠になる。本論文では，このような技術的背景に鑑み，広帯域電

力増幅器の非線形歪補償方式と，それによる電力効率の改善効果について論ずる。 

 

1.2 本論文の概要と構成 

本論文は以下の全 6 章によって構成される。本論文の構成を図 1-4に示す。 

第 1 章 序論 

第 2 章 ワイヤレス通信向け電力増幅器 

第 3 章 分離型メモリ多項式モデル 

第 4 章 分離更新型プリディストーション方式 

第 5 章 パラレル・ウィーナ型モデルへの適用 

第 6 章 結論 

第 2 章「ワイヤレス通信向け電力増幅器」では，線形性と電力効率の観点から電力

増幅器の課題を概説し，特に，ワイヤレス通信の高速化にともない顕在化するメモリ

効果を有する広帯域電力増幅器の技術課題を述べる。 

第 3 章「分離型メモリ多項式モデル」では，まず構成が簡易で適用範囲が広いこと

から多くの研究者が採用しているメモリ多項式モデルを取り上げ，その係数を，増幅

器の非線形性に対応付けられた比較的速い速度で変動するパラメータと，それに対し

て相対的にゆっくりと変動する準定常な LTI (Linear Time-Invariant)フィルタのイ

ンパルスレスポンスに分離できることを示す。 

第 4 章「分離更新型プリディストーション方式」では，メモリ効果を有する広帯域電

力増幅器の電力効率の改善を目指し，本論文で提案する新たな非線形歪補償技術であ

る分離更新型プリディストーション方式 (SU-DPD: Separate Updating Digital 

Pre-Distortion)の動作原理とその非線形歪補償性能を示す。先ず，分離型メモリ多項
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式モデルに現れる 2 種類のパラメータの変動速度が大きく異なる点に着目し，これら

を独立に推定・更新する手法を示す。そして，これらのパラメータを用いて非線形歪

の逆特性を生成し，非線形歪を効率的に補償する分離更新型プリディストーション

(SU-DPD)方式のアルゴリズムを論ずる。更に，隣接チャネル漏洩電力比 (ACLR：

Adjacent Channel Leakage power Ratio)を評価尺度として，SU-DPD 方式の非線形

歪補償性能を評価する。シミュレーションにより，飽和出力レベルから 8 dB だけバッ

クオフさせた点で電力増幅器を動作させたとき，SU-DPD 方式を適用した場合には電

力増幅器の出力スペクトラムの ACLR を，適用しない場合と比較して 18 dB 以上改善

し，基地局増幅器の ACLR 規格を満足できることを示す。SU-DPD 方式を適用しない

場合，ACLR規格を満足するために 12 dB以上のバックオフが必要であるが，SU-DPD

方式を適用することによりバックオフを 4 dB 低減することが可能になり，この結果，

電力効率を 12 ポイント改善できる。これにより，4G や 5G などの次世代モバイルネ

ットワークの消費電力を大きく低減できる見通しが得られた。 

第 5 章「パラレル・ウィーナ型モデルへの適用」では，SU-DPD 方式を分離型メモ

リ多項式モデル以外の増幅器モデルに適用した場合の効果を予測するため，非線形部

と LTI 部の順序が逆の構成になっているパラレル・ウィーナ型モデルに対して

SU-DPD 方式を適用し，その場合の非線形歪補償能力を評価した。先ず，パラレル・

図 1-4 本論文の構成 

第1章 序論

第2章 ワイヤレス通信向け電力増幅器

第3章 分離型メモリ多項式モデル

第6章 結論

第5章 パラレル・ウィーナ型モデルへの適用

第4章 分離更新型プリディストーション方式
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ウィーナ型モデルを分離型メモリ多項式モデルと見做した場合の誤差を見積もり，次

にパラレル・ウィーナ型モデルに対する SU-DPD 方式の非線形歪補償能力をシミュレ

ーションにより評価した。その結果，増幅器のバックオフが 8 dB のとき，パラレル・

ウィーナ型モデルの増幅器に3次のSU-DPD方式を適用しても十分な非線形歪補償能

力を有することを明らかにした。また，SU-DPD を適用しない場合と比較して ACLR

を 20 dB 以上改善できることを示した。以上の結果，パラレル・ウィーナ型モデルを

分離型メモリ多項式モデルと見做して SU-DPD 方式を適用しても，実用上充分な非線

形歪補償効果が得られ，基地局増幅器の ACLR 規格値を満足できることを示した。こ

れにより，SU-DPD 方式の適用領域をメモリ多項式モデル以外に拡張できる見通しが

得られた。 

最後に，第 6 章「結論」では，本論文の主たる成果と今後の展望について議論し，

本論文のまとめとする。 
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 ワイヤレス通信向け電力増幅器 第2章

 

2.1 はじめに 

通信ネットワーク，インターネット，データセンタ，PC など，ICT 関連インフラ

で 1 年間に消費されるエネルギーは 5,640 億 [kWh]であり，これは全世界の総電気エ

ネルギー消費量 18.8 兆 [kWh]の 3%にあたる。これは CO2排出量に換算すると全世

界の 2%に匹敵し，航空機による排出量に相当する [14] [15]。ICT インフラのうち携

帯電話ネットワークに限ると，その消費エネルギーは 600 億 [kWh]であり，基地局は

その 58%を占め，更にその 65%が電力増幅器（PA: Power Amplifier）によるもの [12] 

[13]である。（図 2-1）昨今の低炭素社会実現への強い要請に鑑みれば，電力増幅器の

高効率化は次世代ワイヤレス通信システムの実用化における重要な技術課題のひとつ

であると考えられる。 

 

電力増幅器は，アンテナから空間に電波として放射される信号を増幅する装置であ

ることから，信号を忠実に増幅する必要があり，このため高い線形性が求められる。

4G や 5G などに代表される次世代ワイヤレス通信システムでは数 100 Mbps から数

Gbps の高速伝送が要求されるため，QAM などの多値変調方式が用いられている。こ

のため送信信号の瞬時最大電力と平均電力の比である PAPR  (Peak-to-Average 

図 2-1 セルラネットワークの消費電力 

Base 

Stations

58%

Mobile 

Switch’

20%

Core 

Trans'

15%

Data 

Center

5%

Retail

2%

60 
TWh

PA

65%

Cooling 

System

17%

Signal 

Processing

10%

Power 

Supply

8%



第 2 章 ワイヤレス通信向け電力増幅器 

 

8 

Power Ratio)が増加する。例えば，4G モバイルで用いられている 16QAM- LTE信号

の PAPR は 6.6 dB [16]であり，このため電力増幅器は，電力効率が最も高い飽和出力

レベルから少なくとも 6.6 dB 低いレベルで動作せざるを得ない。電力効率を向上させ

るためには，できるだけ飽和出力レベルに近い領域で動作させることが望ましいが，

一般に線形性と電力効率は互いに相反する関係にあるため，これらを同時に満足する

ための回路技術や非線形歪補償技術が研究されている。とりわけ，増幅器をできるだ

け飽和出力レベルに近い領域で動作させることで比較的高い電力効率を維持しつつ，

それによって発生する非線形歪を増幅器の前段に位置するディジタル回路で補償する

DPD (Digital Pre-Distortion)方式 [17] [18] [19] [20]が多く研究されている。 

ワイヤレス通信における高速伝送のためには OFDM 信号で用いられるサブキャリ

ア数を増加させる必要があり，これにともない送信信号の周波数帯域幅が拡大する。

この結果，メモリ効果がより顕著に現れるようになり，DPD の非線形歪補償性能を劣

化させる。従って，次世代ワイヤレス通信システム向け広帯域電力増幅器では，メモ

リ効果に対応した効率的な非線形歪補償方式の適用が不可欠になる。以上の技術的背

景に鑑み，第 2 章では広帯域電力増幅器の技術課題を述べ，更に第 3 章以降で取り扱

うビヘイビアル・モデルについて概説する。 

 

2.2 電力増幅器とその課題 

2.2.1 電力増幅器の位置づけ 

OFDM 方式を採用したワイヤレス通信システムの無線基地局における送信系の構

成を図 2-2に示す。先ず，送信データは直並列変換され，IFFT (Inverse Fast Fourier 

Transform）処理により，それぞれのデータに対応する OFDM サブキャリアが変調さ

れる。次に FFT処理により時間軸で多重化された後，D/A 変換され送信ベースバンド

信号が生成される。このベースバンド信号によって高周波搬送波が変調され，最後に

電力増幅器で所要電力に増幅された後，アンテナから放射される。電力増幅器は扱う

図 2-2 OFDM 基地局送信系の構成 
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図 2-3 増幅器の入出力特性 

信号電力が大きいため，多くの場合で送信信号品質の大部分を決定づける。 

電力増幅器の入力電力と出力電力の関係は入出力特性と呼ばれる。一般的な入出力

特性を図 2-3に示す。電力増幅器の出力電力には，使用する半導体素子の最大動作領

域で決まる上限があり，入力電力を増加させても出力電力はそれ以上には増大しない。

この出力レベルを飽和出力レベルといい，増幅器の最大出力電力を示す指標の一つと

して用いられている。出力電力がこの飽和出力レベルに近づくにつれて増幅器出力に

非線形歪が発生し，これにより送信信号の品質が著しく劣化する。 

電力増幅器の動作点を示す指標としてバックオフ（Backoff）が用いられる。（図 2-3）

バックオフは増幅器の出力電力（増幅器の動作点）と飽和出力レベルの差として定義

され，動作点が飽和出力レベルから相対的にどの程度低いかを示す。例えば，増幅器

の出力電力が飽和出力レベルより 8 dBだけ低い値であるとき，増幅器のバックオフは

8 dB であると言う。無線基地局の電力増幅器のように，変調された搬送波を増幅する

場合には，その包絡線が変動するために，平均電力と瞬時最大電力との間には PAPR

だけの差が生ずる。例えば先に示した16QAM-LTEではPAPRが6.6 dBであるため，

瞬時最大電力が飽和出力レベルを超えないように，通常，平均出力電力が飽和出力レ

ベルより 6.6 dB 以上低くなるように電力増幅器の動作点を設定する。 

   

 

2.2.2 線形性と隣接チャネル漏洩電力比 

電力増幅器には線形性と電力効率の二つの性能指標がある。このうち線形性は，入

力信号を増幅器が如何に忠実に増幅できるかを示す指標である。図 2-3に示したよう
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に，増幅器のバックオフを小さくするにつれて，すなわち増幅器の動作点を飽和出力

レベルに近づけるにつれて，出力電力は入力電力に比例せず，非線形歪が発生する。

この結果，信号波形に非線形歪による誤差が含まれるようになると同時に，出力スペ

クトラムのメインローブの外側に不要なスペクトラムが作り出される。前者は送信信

号の品質を劣化させ，後者はメインローブの外側の帯域（隣接チャネル）に干渉雑音

を与え，隣接チャネルの通信品質を劣化させる。 

送信信号の品質は，式(1)で定義される EVM (Error Vector Magnitude)で評価され

る。これは，増幅器出力の信号点ベクトルと，歪の無い理想的な信号点ベクトルとの

差の二乗を平均した値である。これに対して非線形歪が隣接チャネルに与える影響は，

隣接チャネル漏洩電力比 (ACLR: Adjacent Channel Leakage Power Ratio)で評価さ

れる。ACLR は，メインローブの送信チャネル帯域内電力と，隣接する上側，または

下側の帯域の電力の比として定義されている [21]。厳密には，ワイヤレスシステムご

とに定義されたフィルタを通過した後の電力を測定しその比で定義されるが，図 2-4

に示すように，おおまかにはメインローブの電力と，その外側の不要輻射スペクトラ

ムの電力の比と考えてよい。 

 (1) 

ただし， 𝑥𝑖: i 番目のシンボルの I-チャネル成分   

 𝑦i: i 番目のシンボルの Q-チャネル成分 

 𝑥̃i:  i 番目のシンボルの理想的な I-チャネル成分 

 𝑦̃i: i 番目のシンボルの理想的な Q-チャネル成分 

 vmax : シンボルベクトルの最大値 

 

ACLR は，非線形歪により発生する帯域外輻射電力が隣接チャネルに与える干渉雑

音の量を示している。図 2-4の例では，ACLRが55 dB のOperator A（以下，OPR-A），

ならびに ACLR が 28 dB の Operator B（以下，OPR-B）がそれぞれ隣り合う周波数

帯域で使用している場合を示している。このとき，OPR-A の ACLR は十分低いため

OPR-B にほとんど干渉を与えないが，OPR-B は OPR-A に大きな干渉雑音（図 2-4

でピンク色で示した部分）を与える。このように，ACLR の値は隣接するチャネルで

通信を行っている無線システムの受信性能に大きな影響を与えるため，ワイヤレスシ
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ステム標準規格によって厳しい数値が課せられている。例えば，W-CDMA (3G)や LTE 

(4G)の仕様を策定している 3GPP (Third Generation Partnership Project) では，

ACLR を 50 dB以上にすることが求められている [21]。以上のことから，本論文では，

電力増幅器の非線形歪をシステム的な視点から評価する尺度として ACLR を用いる。 

 

 

 

2.2.3 電力効率（ドレイン効率） 

ACLR の観点から電力増幅器には高い線形性が求められるが，電力効率も無視でき

ない。式(2)に示すように，電力効率（ドレイン効率）η は直流電源から電力増幅器に

供給される電力 Pdcと，増幅器の出力電力 Poutの比で定義される（図 2-5）。後に述べ

るように，電力増幅器以外に DPD 制御回路でも電力を消費するが，電力増幅器の送

信電力は数10 Wと大きいため，増幅器で消費する電力Pdcが支配的である考えてよい。

尚，DPD 制御回路の消費電力を含めた総合効率については，4.7.3 で詳述する。  

          (2) 

 

図 2-4 隣接チャネル漏洩電力 
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一般に電力増幅器の線形性と電力効率は互いに相反する関係にある。一例として典

型的な GaN 電力増幅器モジュールの入出力特性とそのドレイン効率を図 2-6 に示す。

このデバイスの飽和電力は約 41 dBm，電力効率は飽和レベル近傍で最大になり約

56%である。しかし線形性を補償するために動作点を 10 dB バックオフすることを仮

定すると，電力効率は 20%程度に低下してしまう。このため，多くのワイヤレス通信

システムの基地局電力増幅器では DPD (Digital Pre-Distortion)方式が採用され，線形

性と電力効率を同時に満たしている。 

DPD の簡単な原理を図 2-7に示す。DPD では，できるだけ飽和出力レベルに近い

領域で増幅器を動作させることで比較的高い電力効率を維持しつつ，それによって発

生する非線形歪の逆特性を増幅器前段の入力信号に加算することでこれを補償する。

DPD は，比較的簡単な構成で非線形歪を効果的に補償できることから，比較的，多く

の電力増幅器で採用されているが，送信信号の広帯域化にともない 2.2.4 項で述べる

メモリ効果が顕著になり，歪補償効果が劣化する。このため，広帯域電力増幅器向け

の新たな非線形歪補償方式が不可欠になっており，多くの研究が報告されている。 

 

2.2.4 メモリ効果 

4G や 5G のように伝送速度が高速になるにつれて，使用する周波数帯域幅が増大

する。このため，過去の入力信号が現在の非線形歪に影響を与える，所謂，メモリ効

果 [22] [23] [24] [25] [26] [27] [28] [29] [30] [31]が現れる。メモリ効果の発生要因と

しては，変調信号のエンベロープ信号に応じた温度変動による熱メモリ効果 [22] [27]

や，増幅器のドレインのバイアス回路に用いられるインダクタを流れるエンベロープ

電流によるソース-ドレイン間の電圧変動 [31]によるものなどが挙げられる。メモリ効

果の研究は，ワイヤレス通信方式の広帯域化にともない 2000 年初頭から活発化して

きており，Kenny [23] [32]や Vuolevi [22] [33]などにより多くの報告がなされている。

図 2-5 増幅器に供給される電力と出力電力 
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また，Ghannouchi らはメモリ効果とメモリレスな非線形歪を分離し，その有用性を

提案している [26]。同時に，メモリ効果の程度を測定する尺度として MEI (Memory 

Effect Intensity) [34] [35]を定義している。 

メモリ効果を視覚的に説明するために，(a) 理想的な線形増幅を行った場合，(b)狭

帯域信号を非線形増幅した場合，(c)広帯域信号を非線形増幅した場合について，電力

増幅器の出力信号を図 2-8示す。ここでは入力電力を変化させ，それぞれの増幅器出

力を直交復調し，I-チャネルと Q-チャネルのベースバンド信号で振幅と位相の変化を

図 2-6 電力増幅器の典型的な入出力特性と電力効率 

図 2-7 DPD の原理 
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表示した。理想的な線形増幅器の場合には出力振幅は入力に比例して変化し，増幅後

の信号振幅に飽和や位相回転は起こらないため，復調結果は図 2-8 (a)のように 45°

の直線になる。しかし非線形増幅した場合には，振幅の増加とともに出力振幅が飽和

すると同時に位相が回転するために，(b)のように S 字状の曲線になる。これに対して

広帯域信号を非線形増幅した場合にはメモリ効果が現れ，振幅が増加する方向にある

か減少する方向にあるかによって非線形歪にヒステリシスが現れ，(c)のようにループ

状の曲線になる。図 2-8 (c)から分かるように，非線形歪が過去の信号に依存する場

合にはメモリレスな DPD は十分な非線形歪補償ができない。従って，次世代ワイヤ

レス通信システム向け広帯域電力増幅器では，このメモリ効果に対応した非線形歪補

償が不可欠になる。本論文の第 4 章では広帯域電力増幅器の非線形歪補償方式と，そ

れによる高効率化について述べる。 

 

2.3 増幅器の解析的表現 

2.3.1 物理モデル 

電力増幅器の電気的な動作を解析するためには適当なモデル化が必要である。一つ

の方法は，例えば GaN [36]のような半導体素子の等価回路をベースに，増幅器全体の

等価回路を求めることである。半導体素子の等価回路や関連するパラメータはデバイ

スメーカが提供しており，ゲート，ドレイン，ソースからなる FET (Field effect 

transistor) に関して，ソース-ゲート間の容量 Cgs，ソース-ドレイン間の容量 Cds，

ソース抵抗 Rs、ドレイン抵抗 Rd、相互コンダクタンス gm などの情報が容易に入手

図 2-8 メモリ効果の例 

（a）理想的な線形増幅  (b)非線形増幅（狭帯域） (c)非線形増幅（広帯域）  
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できる。これらを用いて増幅器の等価回路を構成し，これに電源回路，整合回路，バ

イアス回路などの周辺回路を付加し電力増幅器全体の等価回路を導き，これをもとに

線形性や電力効率を解析する。前述したメモリ効果に関しては，偶数次の非線形によ

り発生する電流の包絡線（エンベロープ信号）がバイアス回路のインピーダンスによ

り電圧に変換され，これによりドレイン電圧を変調することによって発生するモデル

が用いられる。バイアス回路を流れる電流変化は過去の信号に依存し，これがメモリ

効果の原因の一つと考えられる。このような物理モデルは，電力増幅器の特性に影響

を与えるデバイスパラメータとの直接的な対応付けが可能であるという利点がある。

しかしその反面，デバイスに依存する部分も多く，また，デバイス周辺に付加された

電気回路（インダクタや容量）が影響している共振特性など，個別の要因を容易に切

り分けられない要素も多く含まれ，一般的な解析には不都合な部分も否定できない。 

 

 

 

2.3.2 ビヘイビアル・モデル 

物理モデルは電気回路の複合的な動作メカニズムを明確化しにくいことから，増幅

回路をブラックボックスとみなし，入出力特性を数学的に記述するビヘイビアル・モ

デル (Behavioral Model) [37]も多く用いられるようになってきた。Pedro らは [38]，

一般的な非線形理論から 4 種類のビヘイビアル・モデルを導出し，物理モデルとの比

較とともに，その有用性を提言している。ビヘイビアル・モデルによる電力増幅器の

モデル化には二つのプロセスがある。先ず，Observation（信号捕捉）と呼ばれるプ

ロセスでは，増幅器の入力信号，ならびにそれに対する応答，すなわち増幅器の出力

信号を適当なサンプル速度の A/D 変換器でディジタル化し，所要サンプル数を捕捉し

図 2-9 増幅器の回路構成の例 
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格納する。二つ目のプロセスは Formulation（定式化），あるいは Identification（同

定）とよばれるもので，入力信号と出力信号の関係を記述する関係式（通常は非線形

な数式）を求めることである。この関係式の具体例は第 3 章で言及するが，今まで多

くのカテゴリと多様なバリエーションが提案されている。ビヘイビアル・モデルは，

増幅器内部の電子回路や回路定数に言及せず，全体をブラックボックスとして扱うこ

とができるため，回路やデバイスに関する事前の知識が無くても増幅器の特性を解析

できる。またビヘイビアル・モデルは数学的に取り扱えるため汎用性が高く，このた

め多くの研究者がビヘイビアル・モデルを用いて DPD アルゴリズムの研究を行って

いる。 

次に，DPD を設計する上でのビヘイビアル・モデルの意義について述べる。DPD

による非線形歪補償とは，まさに電力増幅器の非線形な振る舞いの逆特性を生成する

ことであるから，ビヘイビアル・モデルにより電力増幅器の入出力特性が定式化でき

れば，数学的にその逆特性を作ることは比較的容易である。電力増幅器の非線形歪を

補償する DPD の設計は，その増幅器の特性を近似するビヘイビアル・モデルの非線

形歪を補償するような別のビヘイビアル・モデルを設計することと等価である。従っ

て，ビヘイビアル・モデルは電力増幅器の非線形性を表現するだけでなく，それを補

償する DPD を構成する際にも適用できる。また，ビヘイビアル・モデルから派生す

る種々の DPD アルゴリズムに関する数学的な定式化が可能であることから，DSP

（Digital Signal Processor）を用いたディジタル信号処理との整合性も高い。この意

味で，ビヘイビアル・モデルの適用領域は電力増幅器の同定のみならず DPD の設計

にも寄与するものである。 

非線形性を表現するビヘイビアル・モデルでは，出力信号を入力信号の関数として

表すが，出力信号がその時点の入力信号のみで一意に決定できるか，すなわち記憶の

ない(Memoryless な) 非線形か，あるいは過去の入力信号の履歴が現在の出力信号に

影響を与えるか，すなわち記憶のある非線形かに分類できる。ビヘイビアル・モデル

のうち最も基本的なものは，出力信号を入力信号の非線形多項式で表した多項式モデ

ル（Memoryless polynomial），あるいは入力信号の包絡線の非線形関数で表した

Look-up Table (LUT) モデルである。しかしこれらのモデルは記憶のないモデルであ

り，メモリ効果を有する広帯域電力増幅器のモデリングには適していない。このため，

メモリ効果を含めたモデルとして，メモリレスな非線形多項式とフィルタの組み合わ

せで構成された Wiener モデルや Hammerstein モデル，これに包絡線変動を加えた

Augmented Wiener モデルや Augmented Hammerstein モデル，または多項式を並
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列化した Parallel Wiener モデルや Parallel Hammerstein モデル，メモリ多項式モデ

ル，さらに非線形特性を一般的に取り扱える Volterra 級数モデルなどが提案されてい

る。それぞれのモデルには構成の複雑さと近似の良さについて一長一短があり，これ

らのモデルの詳細については第 3 章で説明する。 

 

2.4 むすび 

本章では，ワイヤレス通信向けの電力増幅器の概要とその技術課題について述べた。

そして，ワイヤレス通信の高速化を目指して多値 QAM なのどの高能率変調方式や

OFDM 方式が進展する中，電力増幅器の線形性，ならびにそれと相反する要求条件で

ある電力効率の重要性について示した。 

電力増幅器の線形性は，送信信号を歪なく伝送し，受信器で正しく信号を復調する

ために必要不可欠な性能であるのみならず，隣り合う周波数帯域で運用されている他

の無線通信システムに与える干渉雑音を許容範囲以下に抑制する上で重要な要求条件

である。非線形歪が隣接チャネルに与える干渉電力の量は，送信信号電力との比で表

され，隣接チャネル漏洩電力(ACLR)としてシステムごとに厳格な規格が定められてい

る。従って，電力増幅器は，無線システムごとに規定された ACLR の規格値を満足す

るように設計されなくてはならない。 

一方，無線通信システムでは電力増幅器での消費電力がシステム全体の約 40%に相

当することから，電力増幅器の省電力化が重要な技術課題になっている。近年の無線

通信システムの高速化・広帯域化にともない，増幅器の消費電力が増加する傾向にあ

る中，増幅器の線形性と電力効率を同時に満たすことが一層期待されている。 
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 分離型メモリ多項式モデル 第3章

 

3.1 はじめに 

2000 年ころからビヘイビアル・モデルによる非線形増幅器のモデリングに関する

研究が多く報告されるようになった。Pedro [38]らは，増幅器内部の電子回路やデバ

イスには言及せず増幅器全体をブラックボックスとして数学的に扱えるビヘイビア

ル・モデルの有用性を指摘している。これは，Doherty 増幅器 [39] [40] [41] [42]や

ET (Envelope Tracking) [16] [43] [44]など，多様な増幅モジュールが開発されたこと，

そして広帯域なワイヤレス通信システムが実用化されるにともない複雑なメモリ効果

が顕在化してきたことから，増幅モジュールごとに物理モデルを解析するより，入出

力から一元的にビヘイビアル・モデルを構築して解析した方が，DPD アルゴリズムの

開発を容易に行えるためと考えられる。また，A/D・D/A 変換器のサンプリング速度

や有効ビット数の向上や，DSP やメモリなど，ディジタル信号処理を高速で実行する

CMOS デバイスの進展により，複雑な数値処理を容易に実行できる環境が揃ってきた

こともビヘイビアル・モデルが用いられるようになった要因のひとつと考えられる。

更に，増幅器の Identification（同定）に不可欠なベクトル信号発生器やベクトル信号

アナライザなどの測定器の性能が向上したことも挙げられる。 

電力増幅器のビヘイビアル・モデルは，記憶のない（Memoryless）非線形モデル

か，あるいは入力信号の過去の履歴によって現在の出力信号が決定する記憶のある非

線形モデルかで構成が大きく異なる。本論文では広帯域信号を扱う電力増幅器を対象

にしているため，メモリのある非線形に適したビヘイビアル・モデルを考える。この

モデルについては古くから多くの研究がなされてきており，メモリレスな非線形多項

式にフィルタを組み合わせた Wiener モデルや Hammerstein モデル，これに包絡線

変動を加えた Augmented Wiener モデルや Augmented Hammerstein モデル，また

は多項式とフィルタ部を並列化したParallel WienerモデルやParallel Hammerstein

モデル，メモリ多項式モデル，Volterra 級数モデル [45]などがある。 

これらのうち Volterra 級数モデルは，遅延時間を伴う一般の非線形システムの応答

を扱うための数学的手法であり，その適用範囲は広いものの電力増幅器の非線形に特

化したモデルではない。また，Volterra 級数モデルは次数が高くなるにつれて非常に

多くの項数とそれに伴う係数が現れるため，実際の電力増幅器へのアルゴリズム実装
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や信号処理時間を考慮すると，増幅器のビヘイビアル・モデルとしては現実的ではな

い。これに対して，メモリ多項式（MP: Memory Polynomial）モデルは，Volterra 級

数のテンソルの主軸のみを取ったもので，非線形次数が増加してもパラメータの個数

は線形的にしか増加しない。一方，メモリ効果を有する広帯域増幅器の非線形特性を

比較的良く近似できることから，メモリ多項式モデルが最も広く検討されている。 

MP モデルが最初に提案されたのは Kim (2001) [46]であるが，その後，Ding (2004) 

[47]らは，MP モデルで構成した DPD が 4 種類の増幅器モデル（Wiener モデル，

Wiener-Hammerstein モデル，Parallel Wiener モデル，MP モデル）に対して同等

の非線形歪補償効果があることをシミュレーションで明らかにし，MP モデルの有効

性とRobust性を示し，これによりMPモデルの有用性が広く知られるようになった。

近年，ACEPR (Adjacent Channel Error Power Ratio) や NAMSE (Normalized 

Absolute Mean Spectrum Error)など，ビヘイビアル・モデルの評価法が提案され [48]，

これによっても MP モデルは増幅器の非線形特性を良く近似できることが示されてい

る。 

MP モデルは簡易な構成で非線形をモデル化でき，かつ広い適用性と高い近似性能

を有してはいるが，係数の個数は少なくない。例えば 5 次の非線形まで扱い，遅延に

対応するメモリの深さを 10 とした場合，係数の数は 33 個になる。増幅器の入出力信

号から，この係数を未知数とする連立方程式を作り最小二乗法等で求めることができ

るが，これらの係数は増幅器の経時変化に対応して更新する必要がある。今までの

MP モデルの研究は，D/A 変換器，ベクトル信号発生器，DUT (Device Under Test)，

A/D 変換器，ベクトル信号アナライザを接続した構成で行われることが多く，このた

め信号処理に対する負担についてはあまり考慮されていない。しかし実際の基地局に

実装する場合には，信号処理能力や消費電力を考慮する必要がある。本章では，信号

処理を軽減するために，MP モデルの係数を簡略化する分離型メモリ多項式モデルを

提案する。そのために，先ず，現在，研究されているビヘイビアル・モデルを俯瞰し，

その利害得失を述べ，その後に MP モデルの係数の簡略化の手法を述べる。 

 

3.2 関連研究 

3.1 で概説したように，電力増幅器のビヘイビアル・モデルの種類は少なくない。

従って，それぞれのモデルに関して多くの研究がなされている。最も一般的な非線形

を扱える Volterra 級数モデルは，非線形次数の増加とともに急激に増大する項数のた
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め，電力増幅器のビヘイビアル・モデルとしては実用的ではない。しかし，その項数

を削減する研究も行われており [49] [50] [51]，特に Kennyらは文献 [52] [53] [54]で

Volterra 級数の項数を効果的に削減する方法を提案している。例えば文献 [54]では，

W-CDMA 変調波（5～30 MHz）を増幅する Doherty アンプに対して，Volterra モデ

ルで構成したDPDとメモリ多項式モデルのDPDとを比較し，VolterraモデルのDPD

の方がメモリ多項式モデル（7 次の非線形項とメモリの深さが 3）より ACLR の劣化

が少ないとしている。しかし，実際の基地局用電力増幅器への適用を考慮すると構造

が複雑になるデメリットは避けられず，Volterra モデルの適用は限定的であると考え

られる。 

これに対して，Volterra 級数のテンソルの主軸のみを取って項数を削減したメモリ

多項式モデルの研究も多く行われている。前述したように，Kim [46]により提案され

たメモリ多項式モデルは，Ding [47]らによりその適用性の広さが検証され，その後多

くの研究 [55] [56] [57] [58] [59] [60] [61]が行われている。メモリ多項式モデルに現れ

る係数 akqには，通常，非線形次数 k とメモリの深さ q の二つの suffix が関与してお

り，この結果，2 次元の形をしているため，その個数は少なくない。K を非線形次数

の最大値，また Q をメモリの深さの最大値とすると，必要な係数の数は KQ である。

例えば文献 [55]では K=9，Q＝5 の値を用いており，45 個の係数が必要となる。また，

文献 [59]では K=9，Q=4 であり 36 個の係数が必要であるとしている。ただし，文献 

[59]ではメモリ Branch ごとに非線形次数の最大値を変えることにより係数の個数は

40%削減できるとしている。また，文献 [60]では，W-CDMAおよび LTE を増幅する

LDMOS 増幅器および GaN 増幅器を対象として，必要な係数の個数は 35 個 (K=7，

M=5) であるが，K と Q の組み合わせの中から削減可能な係数を順次探索することに

より，9 個まで削減しても ACLRは劣化しないとしている。 

更に，LTE-A (LTE-Advanced)に向けた検討も報告されており，文献 [62]では，帯

域幅が 100 MHz の LTE-A にメモリ多項式モデルを採用した DPD を適用している。

当初の係数の個数は 400 個であるが，提案する係数の削減法により 50 個に削減でき

るとしているが，ACLR の値は 38 dB 程度しか得られていない。これらの研究動向か

らわかるように，メモリ多項式モデルの有用性は大きいものの，係数の個数削減を如

何に行うかが実際のシステムに導入する上での課題となっている。 

近年，4G モバイルを想定して新たに提案されたビヘイビアル・モデルが TNTB 

(Twin Nonlinear Two-Box) [63] [64] [65] [66]モデルである。これは古典的な LUT

（Look-up Table）とメモリ多項式モデルを組み合わせたもので，メモリレスな非線形
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歪を LUT が担い，一方，メモリ効果を含む非線形歪はメモリ多項式が担う構成であ

る。LUT と MPの接続法により，FTNTB (Forward twin nonlinear two-box), RTNTB 

(Reverse twin nonlinear two-box)，PTNTB (Parallel twin nonlinear two-box)に分類

される。Wiener モデル，Hammerstein モデル，メモリ多項式モデルなどは TNTB に

含まれる。文献 [65]では，40MHz の W-CDMA に PTNTB モデルの DPD を適用し，

ACLR は 55dB が得られたと報告されている。また，LUTがメモリレスの非線形を担

うため，MP はメモリ効果だけを担当しパラメータは 30 個であるとしている。文献 

[66]では，従来の MPモデルを拡張した Generalized MP モデル [67] [68]を，PTNTB

のメモリ多項式部に採用し，これを 20 MHzのLTEに適用した場合に 45 dBのACLR

が得られたとしている。TNTB では，メモリレス LUT で強い非線形を補正し，残り

のメモリ効果を GMP で補正することで係数の個数を削減している。本論文で提案す

る分離型メモリ多項式モデルは，基本的にはメモリ多項式モデルに準拠しているため

に係数の個数を削減することはできないが，係数をメモリレスな非線形とメモリ効果

に分割する点では TNTB の考え方と共通している。しかし，TNTB では係数の個数の

削減にのみ注力されている点に対して，本論文で提案する分離型メモリ多項式モデル，

ならびにそれに基づく分離更新型プリディストーション(SU-DPD)方式ではメモリ多

項式の係数の時間変動の差に着目することで，DPD の制御と係数の更新を容易に，か

つ効率的に実行できる点が大きく異なる。 

 

3.3 ビヘイビアル・モデルの比較 

広帯域電力増幅器のビヘイビアル・モデルには，2.3.2 で概説したような種々の構

成がある。文献 [37]に準じて，種々のビヘイビアル・モデルの関連性を図 3-1 に示

す。最も古典的なモデルとしては Look-up Table モデルやメモリレス多項式モデルが

挙げられる。広帯域増幅器のモデルとしては，非線形項にメモリ効果を反映するため

のフィルタや遅延項，更には包絡線変動項を付加したモデルや，これらの組み合わせ

や並列化など，多くのモデルが提案されている。ここでは代表的なモデルについて言

及し，広帯域電力増幅器のモデルとしてはメモリ多項式モデルが適していることを述

べる。 

 

(1) メモリレス多項式モデル 

最も古典的なものは Memoryless Polynomial（メモリレス多項式）である。これは



第 3 章 分離型メモリ多項式モデル 

 

22 

非線形出力を入力信号の多項式で表したもので，入力信号を x(n)，出力信号 y(n)，最

大の非線形次数を K として， 

(3) 

と表される。ただし n は信号の時間サンプル点，Akは非線形次数に対応する複素数の

係数を表す。ほとんどの場合，電力増幅器には偶数次の非線形は現れないことから，

奇数次(2k+1)の非線形項のみを示した。式(3)に従い演算するディジタル信号処理回路

があれば，メモリレス多項式モデルを容易に実現できる。 

 

(2) Look-up Table モデル 

限定的ではあるが，古典的な Look-up Table (LUT)モデルの有用性も否定できない 

[69] [70]。特に後に述べる TNTB モデルとの関連性は重要である。式(3)は，  

(4) 
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ただし，           

(5) 

と変形できる。ここで，|𝑥(𝑛)|は入力信号の振幅であり，G(X)は入力信号の振幅に応

じて変化する非線形利得と考えられる。式(4)は，RAM（Random Access Memory）

のような記憶素子に式(5)の G(X)で与えられる非線形な対応関係を予め保存しておき，

入力信号の振幅（または包絡線）をアドレスとして記憶素子からその振幅に対応する

非線形利得 G(X)の値を読み出し，入力信号を変調すれば出力信号が得られることを意

味している。Look-up Table モデルでは，式(5)に準じたテーブルを用意し，その出力

を入力信号に乗ずることで非線形出力を生成している。その構成を図 3-2に示す。こ

れらのモデルは入力信号の過去の履歴を反映できないため，メモリ効果を有する広帯

域電力増幅器のモデルには適していない。このため，文献 [71]に示すように，遅延時

間に対応する LUT を複数用意した Nested LUT や，文献 [72]に示すように，LUT

に９段の遅延項を追加した構成も提案されている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

(3) Wiener モデル 

メモリ効果を考慮した多くのモデルが提案されているが，古典的なものとして

Wiener モデルが挙げられる。Wiener モデル [47] [73] [74] [75] [76]の構成を図 3-3

に示す。ここでは LTI (Linear Time- Invariant )フィルタ𝐹(𝜔)と，その後に来る非線

形利得 G(X)が縦続接続された構成になっている。入出力の関係を式で表現すれば， 

(6) 

(7) 


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(8) 

と表される。ここで G(X)は非線形利得，f(q)は LTI フィルタのインパルスレスポンス，

K は非線形次数の最大値である。また，Q は LTI フィルタのインパルスレスポンスの

長さであり，これはメモリ効果におけるメモリの深さに相当する。 

 

 

 

 

 

(4) Hammerstein モデル 

Hammerstein モデル [77] [78] [79]の構成を図 3-4に示す。Hammerstein モデル

では，LTI (Linear Time-Invariant)フィルタ𝐹(𝜔)と非線形利得 G(X)の位置が，Wiener

モデルと逆の構成になっている。入出力の関係は以下のように表される。 

(9) 

(10) 

 

(5) Wiener-Hammerstein モデル  

Wiener-Hammerstein [47]モデルは，図 3-5 に示すように，Wiener モデルと

Hammerstein モデルを縦続接続した構成をしている。入出力の関係は以下の式で表

される。 

(11) 

図 3-3 Wiener モデル 

図 3-4 Hammerstein モデル 
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(12) 

(13) 

 

ここで G(X)は非線形利得，f(q)，h(q)はそれぞれ非線形利得の前後にある LTI フィルタ

のインパルスレスポンスを，Q1，Q2はそれぞれの LTI フィルタのインパルスレスポン

スの長さを表す。この構成は，LTI フィルタが非線形利得の前後にあるため，若干複

雑な式になっている。 

 

 

 

 

 

 

(6) Parallel Wiener/ Parallel Hammerstein モデル 

このモデルは，それぞれ独立の LTI フィルタとメモリレス非線形部を持つ Wiener

モデル，あるいは Hammersteinモデルを並列に並べて構成したものである。Parallel 

Wiener モデル [47] [80] [81]の構成を図 3-6 に示す。Parallel Wiener モデルと 

Parallel Hammerstein [82]モデルとでは，LTI フィルタとメモリレス非線形部の順序

が逆になっているだけで，基本的な構成は同じである。 
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図 3-6  Parallel Wiener モデル 

x(n) y(n)

w(n)

G(・)
LTI

H(w)

v(n)
LTI

F(w)

+

+

F0(w)

FQ(w)

F1(w)

x(n)
y(n)v0(n)

v1(n)

vQ(n)

G1(・)

GQ(・)

G0(・)



第 3 章 分離型メモリ多項式モデル 

 

26 

(7) メモリ多項式モデル 

前述したように，メモリ多項式モデル [46]では，Volterra 級数のテンソルの主軸の

みを取ったものであり，比較的簡単な構成で汎用性が広いことから，メモリ効果を有

する広帯域増幅器のモデルとして多くの研究者が採用している [47] [55] [56] [57] 

[58] [59] [60] [61]。メモリ多項式モデルの構成を図 3-7 に示す。入出力の関係は以下

の式で表される。 

(14) 

ここで，k は非線形次数に関する suffix，q はフィルタの畳み込みに関する遅延時間に

関する suffix，K は非線形の最大次数，Q はメモリの深さ，akqはメモリ多項式モデル

の係数を表す。 

 

 

 

(8) Volterra 級数モデル 

Volterra 級数モデル [45] [49] [52] [53] [54]の関係を式(15)，および式(16)に示す。  
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このモデルは非線形一般を扱う汎用的手法として電力増幅器以外の非線形システ

ムの同定に広く用いられているが，非線形次数の増加とともに係数と演算が急激に複

雑になる。例えば 5 次まで表示すると， 

 

 

(17) 

と表される。ここでを x
*は x の複素共役を表す。このように，次数の増加とともに演

算対象の項数と総和の組み合わせ数が急激に増加し，リアルタイムでの信号処理の負

担が非常に大きく，広帯域電力増幅器のモデルとしては実用的ではない。 

 

(9) TNTB (Twin Nonlinear Two-Box)モデル 

TNTB モデルが最初に提案されたのは Ghannouchi (2009)らによる文献 [63]であ

る。TNTB モデル [64] [65] [66]は LUTとメモリ多項式(MP)モデルを組み合わせたも

ので，メモリレスな非線形特性を LUT が担い，一方，メモリ効果を含む非線形はメ

モリ多項式が担う構成である。LUT と MP の接続方法により，FTNTB (図 3-8)， 

RTNTB (図 3-9)，PTNTB (図 3-10)の 3 つの構成がある。Wiener モデルは，MP部

の分岐の数を 1 にして，メモリの深さを LTI フィルタのインパルスレスポンス長に設

定した RTNTB と等価である。同様に，Hammerstein モデルは FTNB に含まれる。

PTNTB の MP 部に線形項を含まないようにすればメモリ多項式モデルと等価になる

ため，メモリ多項式モデルは PTNTB の特別なケースと考えることができる [63]。 
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(10) PLUME (Parallel-LUT-MP- Envelope MP)モデル 

PLUME モデルは，(9)で述べた PTNTB モデルで並列に接続されるブロックを更に

追加したモデルであり，文献 [83]で Ghannouchi (2011)らにより提案された。PLUME

モデルでは，メモリレスな非線形特性を LUT が担う点では PTNTB モデルと同様で

あるが，メモリ効果を担うブロックとして，MP 以外に Envelope MP を追加した構成

である。その構成を図 3-11に示す。文献 [83]では 4 つのモデルで係数の個数を比較

し，MP では 72，PTNTB では 42，GMP では 102，PLUME では 57 であり，並列

化しても係数の個数は少なくて済むとしている。また，帯域 20MHz の W-CDMA 信

号に対して ACLR は 55dB が得られたとしている。PLUME はメモリ多項式モデルの

更なる拡張であるため，メモリ多項式モデルに比べれば本質的に係数の個数の増加は

避けられない。 

 

 

図 3-10 Parallel TNTB モデル 

図 3-9 Reverse TNTB モデル 

図 3-11 PLUME モデル 
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以上に述べたように広帯域電力増幅器のモデルとしては多種多様の構成が提案さ

れている。どのモデルを採用するかについては，構成の複雑さや信号処理量と，近似

の良さの双方のバランスを考慮する必要がある [84] [85]。最も簡便なモデルは

WienerモデルやHammersteinモデルであるが使用できる範囲は限定的である。一方，

Volterra 級数モデルは，非線形一般を扱えるモデルとしては汎用的ではあるものの，

前述したように，次数の増加とともに，係数の数や処理量が急速に増加するため実用

的ではない。メモリ多項式モデルはこの中間にあり，比較的簡単で適用範囲が広い。

また，性能の観点からは，Volterra 級数モデルは非線形があまり強くなく遅延が長い

場合に適している一方，メモリ多項式モデルは非線形が強く遅延が比較的短い場合に

有効であることが知られている。これらの考察により，本論文では広帯域電力増幅器

のモデルとしてメモリ多項式モデルを想定して検討を行う。 

 

3.4 分離型メモリ多項式モデルの導出 

3.4.1 メモリ多項式モデルの修正 

メモリ多項式モデルの入出力の関係を，再度，式(18)に示す。 

(18) 

メモリ多項式モデルは図 3-7に示したように，メモリ効果に対応したフィルタの遅延

時間ごとに非線形多項式を独立に用意し，最後にこれらの出力の総和を取ったもので

ある。メモリ多項式モデルの係数 akq は，非線形次数に関する k，ならびに LTI フィ

ルタのインパルスレスポンスとの畳み込みに関する遅延時間に関する q の二つの

suffixを持ち，このため akqは式(19)に示すように 2 次元の構造を持つ。 

(19) 

 

 

この結果，非線形の最大次数を K，LTI フィルタのメモリの深さを Q とすると，係数
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akq の個数は(K+1)(Q+1)個となる。例えば，K=2（5 次の非線形），Q=10 の場合，33

個の係数の推定と更新をリアルタイムで実行する必要がある。この係数の推定と更新

には，33 個の未知数を持つ連立方程式を作り最小二乗法等を用いて解く必要があり，

処理量は多くなる。 

上記に鑑み，ここでは係数の推定と更新に必要な処理量を削減するために，係数 akq 

を，変動時間が大きく異なる二つのパラメータの積に分離することを考える。そのひ

とつは増幅器の入出力特性（メモリレスの非線形特性）Ak であり，他方は非線形次数

に付随する LTI（インパルスレスポンス）f k(q)である。式(18)の総和をとる順序を逆に

すると， 

(20) 

を得る。ここで係数 akqから，サンプル時間に依存しない部分（メモリレス増幅器の非

線形係数）を抜き出せば次式を得る。 

 

 

 

(21) 

ただし， 

(22) 

である。ここで Akはメモリレス増幅器の入出力特性（非線形特性）であり，f k(q)は k

次の非線形に付随する LTI フィルタのインパルスレスポンスに相当する。また，q に

ついての総和は LTI フィルタと入力信号の k 次の非線形項との畳み込みを表す。この

ように修正した広帯域電力増幅器のモデルを「分離型メモリ多項式モデル」と呼ぶこ

とにする。式(22)に準じた分離型メモリ多項式モデルのブロック図を図 3-12に示す。 

 

3.4.2 分離型メモリ多項式モデルの特徴 

非線形係数 Akと LTI フィルタのインパルスレスポンス f k(q)の特徴を表 2に示す。

特に，Akと f k(q)の特徴的な差異として変動時間の差が挙げられる。Akは増幅器を構成

する半導体素子のジャンクション温度により変化するため，送信電力やサブキャリア

の変調方式などの送信フォーマットの更新周期に応じて変動する可能性がある。LTE
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や LTE-Advanced の 4G モバイルの場合，送信フォーマットは 1 ms の無線フレーム

単位で更新されるため，Akは数 ms の比較的早い周期で変化する。一方，LTI フィル

タのインパルスレスポンスである f k(q)は，増幅器周辺のバイアス回路等の素子定数や

特性の経時変化により変動するため，その変動周期は数秒以上であると考えられる。 

非線形係数 Akと LTI フィルタのインパルスレスポンス f k(q)の変動時間が大きく異

なるため，これら二つのパラメータの推定と更新は独立して実行でき，かつリアルタ

イムで推定するパラメータ（未知数）の個数を 1/5~1/10 に大きく低減することができ

る。例として，K=2，Q=10の場合を以下に示す。式(18)で示したメモリ多項式モデル

の入出力の関係は， 

(23) 

ただし， 

(24) 

と書ける。従って， 

(25) 

図 3-12 分離型メモリ多項式モデル 
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非線形係数  A

k
 LTI フィルタのインパルスレスポンス f

k
(q) 

表現形式 

ただし，k=0,1,2,… 
(2k+1)が非線形次数に対応 ただし，Fk(ω)は f k(q)の Fourier 変換 

変動要因 

• 増幅器を構成する半導体のジャンク
ション温度の変化 

• 送信電力やサブキャリアの変調方式に
より変化 

• 増幅器周辺のバイアス回路等の素子定
数や特性の経時変化 

• メモリ効果の主たる要因 

測定方法 
• 増幅器の入出力特性（AM/AM, 

AM/PM）から測定可能 

• 通常，増幅器出力からは測定不可能 

変動時間 
• 無線フレーム長程度の，比較的早い

周期で変化  (～数 ms) 

• 数秒，またはそれ以上 

帯域幅と
の関連性 

• 帯域幅とは関係なく，増幅器一般で
発生する古典的な課題 

• 増幅器の広帯域化（20 MHz 以上）
で顕在化 

 

 

である。式(25)に含まれる 33 個の係数 akqを求めるには，異なる 33 個の入力 x(ni) 

(i=1,2,･･･，33)と，それぞれに対する増幅器出力 y(ni)を測定し，33 個の未知数を持つ

連立方程式を作り最小二乗法等を用いて解く必要がある。この係数の推定と更新は一

律にリアルタイムで実行する必要があり，その処理量は少なくない。  

これに対して分離型メモリ多項式モデルでは，その入出力の関係は， 

(26) 

で表される。式(25)に倣って各項を書き下せば，次式のように表される。 

(27) 

表 2 分離型メモリ多項式モデルの係数の特徴 
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式(27)を見ると，係数は 3 個の Ak と 33 個の f k(q) であり，一見，求めるべき係数の

個数は 36 個に増えているように見えるが，f k(q)は LTI フィルタのインパルスレスポ

ンスであり，その変動が遅いため数秒以上の周期で間欠的に推定を行えばよい。従っ

て，リアルタイムで推定が必要な係数は，数 ms で変動する 3 個の係数 Ak だけであ

り，このため必要な処理量は大幅に軽減できる。 

ここで，再度，従来研究で提案されてきた多くのビヘイビアル・モデルと分離型メ

モリ多項式モデルとの一元的な比較を試みる。3.3 節で述べたように，ビヘイビアル・

モデルに関しては，2000 年代初頭から多くの提案がなされている。しかし，個々のビ

ヘイビアル・モデルの評価には，W-CDMA，LTE，LTE-A など，異なる無線方式が

用いられている。また，帯域幅についても，1 キャリアの W-CDMA (BW=5MHz)

から，20MHz の LTE，40MHz の OFDM，BW=100MHz の LTE-A 信号まで 20 倍

の開きがある。更に，使用した増幅器モジュールの回路構成やデバイスについても，

Doherty，LDMOS，GaN-AB 級，ET型など，さまざまであり，ビヘイビアル・モデ

ルを一律に評価するのは難しい。従って，ここでは各ビヘイビアル・モデルを，次に

定義する(1)複雑度と，(2)性能指数の二つの指標を用いて比較を行った。 

(1) 複雑度 

各ビヘイビアル・モデルの構成やそのパラメータを推定するアルゴリズムは多種多

様であり，このため構成やアルゴリズムを複雑度に反映し一元的な評価軸を設定する

ことは困難である。しかしながら，すべてのビヘイビアル・モデルでは非線形多項式

を用いており，非線形項の数，すなわちそれに対応する係数の個数が増加すれば，そ

の推定や更新に多くの信号処理が必要になると推測されることから，ここではそれぞ

れのビヘイビアル・モデルが使用している係数の個数を複雑度と定義する。 

(2) 性能指数 

ビヘイビアル・モデルの性能指数(FOM: Figure of Merit)を，用いた無線方式の帯

域幅(BW)，および後に述べる ACLR の改善量(ΔACLR)を用いて式(28)で定義する。 

(28) 

ただし，BW の単位は MHz，ΔACLR の単位は dB である。ビヘイビアル・モデルは

増幅器の非線形性とメモリ効果を表現したものであり，第 4 章で述べるように，その

逆特性を生成することにより増幅器の非線形歪を補償し出力スペクトラムのACLRを

改善する。従って，ACLR の改善量の多寡がモデルの性能を表すと考えてよい。また，

一般に，帯域幅(BW )が増大するにつれてメモリ効果の影響が大きく表れるため，広

ACLR 　BWFOM
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い帯域幅に対して効果があるモデルが良いモデルと考えることができる。以上の考察

により，BW と ΔACLR の積を性能指数 FOM と定義した。 

メモリ多項式モデルの有効性が最初に紹介された Ding (2004)の文献 [47]以降，多

くのモデルが提案されている。その中から約 50 件の論文を選び，提案されているビヘ

イビアル・モデルの複雑度と性能指数をマッピングしたものを図 3-13に示す。同時

に，本論文で提案する分離型メモリ多項式モデル(図 3-13では SU-DPD と表記)もプ

ロットした。SU-DPD の性能指数は第 4 章で述べる数値を用いた。通常，BW は 5～

100 MHz，ΔACLR は 10～20 dB であるから，式(28)で定義される性能指数は 10
2～10

3

のオーダになる。図 3-13から分かるように，多くのモデルは，複雑度が 10～60，
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FOM が 2.0～6.0 近傍に集中している。3.3 節で示したように，Volterra 級数モデルは

他のモデルより性能指数が高いものの，同時に複雑度も大きい。9.0 以上の高い FOM

にプロットされているメモリ多項式モデルは，100 MHzの LTE-A で評価したもので

ある。分離型メモリ多項式モデルでは，非線形項の最大次数が 3 次(K=1，Q=10)で係

数の個数が 24 個の場合を SU-DPD (3rd)，また 5 次の場合(K=2，Q=10)で係数の個数

が 36 個の場合を SU-DPD (5th)として 2 種類をプロットした。また，分離型メモリ多

項式モデルには時定数が異なる 2 種類の係数が含まれ，リアルタイムで推定が必要な

係数 Ak の個数は非常に少ない。一方，f k(q)は数秒以上の周期で間欠的に推定を行え

ばよく処理量が大きく緩和できることから，後者の係数の個数に 1/10 を乗じた場合も

併せてプロットした。この場合，3 次では 2 + 22x(1//10) = 4.2 個，5 次の場合には 3 + 

33x(1//10) =6.3 個となる。分離型メモリ多項式モデルは，基本的にはメモリ多項式モ

デルであるため，性能は従来のメモリ多項式モデルと同等であるが，係数を 2 種類に

分離したことによりリアルタイムで推定すべき係数の個数を大きく削減することが可

能になり，その結果，等価的に係数の個数を大幅に削減できる。 

 

3.5 むすび 

本章では，分離型メモリ多項式モデルの導出とその特徴について述べた。先ず，広

帯域電力増幅器のビヘイビアル・モデル全体を俯瞰し，簡易な構成と適用範囲の広さ

からメモリ多項式モデルが実用的なモデルであることを示した。しかしメモリ多項式

モデルで用いられている係数は 2 次元の構造をしており，その推定と更新のためには

多くの未知数を持つ連立方程式を解く必要がある。この課題を解決するために，メモ

リ多項式の係数を，動的な非線形特性に関与する係数（メモリレス増幅器の非線形係

数）Ak と，非線形次数に付随する準定常なメモリ効果（LTI フィルタのインパルスレ

スポンス）f k(q)に分離できることを示した。これにより，リアルタイムで推定すべき

係数(未知数)の個数を 1/5～1/10 に削減できる。 
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 分離更新型プリディストーション方式 第4章

 

4.1 はじめに 

モバイルトラッフィクの急速な増加に対応するため，LTE や LTE-A などの 4G モ

バイルや，更には 1Gbps 以上の高速信号伝送を可能とする 5G モバイルなどの広帯域

な無線伝送方式に関する研究が盛んに行われている。これらのシステムで用いられる

無線信号は，無線基地局または RRH に組み込まれた電力増幅器によって増幅されア

ンテナから送出される。電力増幅器は，基地局系全体の約 4 割の電気エネルギーを消

費しているため，電力増幅器の電力効率の向上が次世代ワイヤレス通信システムの実

用化に不可欠な技術課題である。 

電力増幅器の高効率化に関しては二つの技術的側面がある。一つは増幅器モジュー

ルに関する回路技術による高効率化，そして二つ目は非線形歪補償技術である。増幅

器モジュールに関する回路技術は，通常，トランジスタの非線形領域での動作により

電力効率の改善を図るものが多く，このため非線形歪が発生する。非線形歪補償技術

は，この非線形歪を補償することで増幅器の線形性を担保し，同時に高い電力効率を

維持するものであり，この二つの技術が補完し合うことで電力増幅器全体の線形動作

と高効率化が達成できる。増幅器モジュールに関する回路技術としては，LINC 

(Linearization using Nonlinear Components) [86] [87]，Doherty 増幅器 [39] [40] 

[41] [42]，EER (Envelope Elimination and Restoration)，ならびに ET (Envelope 

Tracking) [16] [43] [44] [88] [89]など，多くの研究がなされている。 

一方，本論文のテーマでもある非線形歪補償方式についても，歴史的に多種多様な

手法が研究されおり，多くのワイヤレス通信システムで実用化されている。ディジタ

ル携帯電話が登場した 1990年当初は，電力増幅器の非線形歪をアナログ的に抽出し，

その位相を反転して加算することで非線形歪を除去する自己制御型フィード・フォワ

ード法(SAFF: Self Adjusting Feed Forward) [90] [91]が主流であった。また，ほぼ同

じ時期に，電力増幅器出力を直交復調し（つまりDescartes 座標系に変換し），これと

入力信号との差が 0 になるような負帰還ループを構成することで非線形歪を抑圧する

Cartesian Feedback(CFB)方式 [92] [93] [94]の研究も行われたが，フィードバック系

の遅延が歪補償性能に与える影響が大きいため広帯域な無線システムへの適用は難し

く，CFB 方式の実用化は限定的である。 

  
y(n) 
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W-CDMA や Wideband cdmaOne (CDMA2000)などの 3G モバイルが登場した

2000年初頭からは，多くのワイヤレスシステムの基地局用電力増幅器の非線形歪補償

にはディジタル・プリディストーション(DPD：Digital Pre-Distortion)方式が主流を

占めるようになる [90] [95]。これは，高い非線形歪補償性能とそれに伴う電力効率の

改善，非線形歪補償システム全体の安定性，ならびに A/D・D/A 変換器や DSP など

のデバイス [96]の高性能化と低廉化による実現性の向上などによるものである。しか

し，送信帯域幅が広帯域化するにつれて課題も顕在化してきた。すなわち，広帯域化

に伴う電力増幅器のメモリ効果である。例えば，W-CDMA のキャリア数が 1 キャリ

ア(5 MHz)の場合のメモリ効果は殆ど無視できるが，4 キャリア(20 MHz)の場合には

メモリ効果が顕著に現れてくる。従って，4G や 5G など，送信帯域の広帯域化にとも

ない，メモリ効果に対応した非線形歪補償回路が不可欠になる。 

DPD は，電力増幅器をできるだけ飽和領域近傍で動作させることで比較的高い電

力効率を維持しつつ，それによって発生する非線形歪をディジタル回路で補償する。

つまり，予め非線形歪の逆特性となるようなディジタル信号を生成し，これを増幅す

る前の送信信号に加算することで，増幅後の非線形歪を補償する（図 2-7）。そのた

めには，メモリ効果を含めた非線形特性，すなわちそれを表現するビヘイビアル・モ

デルの特性を正確に推定することが不可欠である。第 3 章では，多くのビヘイビアル・

モデルを比較し，簡易な構成とその汎用性から最も実用的なモデルであると考えられ

ているメモリ多項式モデルを取り上げ，その係数を動的な非線形特性に関与する係数

（メモリレス増幅器の非線形係数）Ak と，非線形次数に付随する準定常なメモリ効果

（LTI フィルタのインパルスレスポンス）f k(q) に分離できることを示した。本章では，

この分離型メモリ多項式モデルに現れる 2 種類の係数の推定と更新を効率的に行うた

めのアルゴリズム，推定された係数に基づき非線形歪補償を行った場合のACLR の改

善効果，そして，その結果得られる電力効率の改善効果に関するシミュレーション結

果を述べる。 

 

4.2 関連研究 

非線形歪補償方式としては，種々の方法が研究開発されてきた。とりわけ，前述の

フィード・フォワード法の非線形歪の抑圧性能は非常に高く，60 dB という非常に厳

しい当時の ACLR 規格を満たす唯一の解であったことから，PDC (Personal Digital 

Cellular System)や GSM (Global System for Mobile communications)などの第二世
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代携帯電話基地局や，W-CDMA の初期の基地局で多く採用された。しかしながら電

力増幅器全体の電力効率は 5~6%と低い値であったことから，電力増幅器の非線形歪

補償技術は，より高い効率が期待できる DPD 方式に移行してきた。 

前述したように，非線形歪補償方式は増幅器モジュールの回路技術と相互補完的な

関係にあり，従って，回路技術の進展と非線形歪補償技術は高効率電力増幅器を実現

するための両輪であると考えられる。増幅器モジュールの高効率化に関する回路技術

としては，LINC (Linearization using Nonlinear Components)や，Doherty 増幅器，

ET (Envelope Tracking)などが挙げられる。これらの研究においても，効率を向上さ

せるための回路構成で発生する非線形歪は DPD で補償している。例えば，LINC では，

入力信号を包絡線が一定な二つの信号に分離し，それぞれを常に飽和レベルで動作す

る C 級増幅で増幅し，その後合成することで高効率化を図る。当初は二つの信号が逆

位相の場合の合成器での損失が大きく実用的ではなかったが，近年，Chireix 

outphasing combinerが開発され合成器での損失が減少し，この結果，例えば文献 [97]

では，1 キャリアの W-CDMA信号に対して，非線形歪補償用のメモリレス DPD を採

用し，47 dBの ACLR，ならびに 50.5%の電力効率が得られている。Doherty 増幅器

についても同様の性能が得られており，例えば文献 [40]では，メモリ多項式モデルの

DPD を適用し，帯域幅が 5 MHz の W-CDMA 信号について 51 dB の ACLR と 53%

の電力効率が得られている。いずれの場合も ACLR は規格値を満足し，50%程度の高

い電力効率が得られているが，20 MHz 以上の広帯域化にはまだ課題があると考えら

れる。 

広帯域なシステムを目指した電力増幅器の例としては，文献 [98]では，帯域幅が

100 MHzのLTE-A向けのDoherty増幅器にVolterraモデルのDPDを適用し，ACLR

が 48 dB，電力効率は 42.5%が得られたと報告されている。前述したように Volterra

モデルは非線形次数が増えるにつれて構成が複雑になるため，実際の基地局に採用す

るのは実用的ではないと考えられる。 

近年提案された TNTB (Twin Nonlinear Two-Box) [63] [64] [65] [66] [99]モデルで

は，メモリレスな非線形特性を LUT に，そしてメモリ効果を含む非線形はメモリ多

項式に役割を分担させている。これにより広帯域なシステムに対しても比較的簡易な

構成で DPD を実現できる可能性が出てきた。文献 [65]では，40MHz の WCDAM に

PTNTB モデルの DPD を適用し ACLR は 55dB であったと報告されている。また，

LUTがメモリレスの非線形を担うため，MPはメモリ効果だけを担当し，パラメータ

は 30 個であるとしている。文献 [83]では，PTNTB に更に Envelope MP (EMP)を追
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加した PLUME (Parallel-LUT-MP-EMP)を提案しており，20 MHz 帯域の WCDMA

信号に対して ACLR は 55dB が得られている。また，係数の個数を比較しており，EMP

を追加したため PTNTB の 42 個よりは多いものの，MP の 72 個に対して PLUME で

は 57 個の係数で MP 以上の性能が得られるとしている。ただし，係数を求める多項

式が MP 用と EMP 用の 2 種類が必要であり処理量が増える点は否めない。これらの

論文では何れもメモリレスな非線形を LUT で補償することにより係数の個数を減ら

し，メモリ効果についてはメモリ多項式で吸収するというように，非線形歪補償を 2

種類の歪補償方法で行うという点では同じである。 

本論文で提案する分離型メモリ多項式モデルに基づく分離更新型プリディストー

ション(SU-DPD)方式は，係数をメモリレスな非線形とメモリ効果に分割する点では

TNTB の考え方に類似しているが，TNTB が係数の個数削減のみに注力されているの

に対して，SU-DPD 方式は，時定数の異なる二つの係数に分けて制御することで係数

の更新と制御をより効率的に実行できるという利点を有している。また，SU-DPD 方

式は他の DPD と同様，多様な回路構成の増幅器モジュールに適用できる。 

 

4.3 分離更新型プリディストーション(SU-DPD)方式の構成 

3 章では，メモリ多項式モデルの係数は，それぞれのパラメータの変動時間に大き

な差があることに着目し，非線形特性に関与する係数（メモリレス増幅器の非線形係

数）Ak と，非線形次数に付随する準定常なメモリ効果（LTI フィルタのインパルスレ

スポンス）f k(q)に分離できることを示した。本章では，この分離型メモリ多項式モデ

ルを想定し，非線形歪補償に必要なそれぞれのパラメータの推定と更新を実行するた

図 4-1 分離更新型プリディストーション方式の構成 
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め「分離更新型プリディストーション方式」（SU-DPD:  Separate Updating Digital 

Pre-Distortion）の構成とそのアルゴリズムについて説明する。 

分離更新型プリディストーション方式（以下，SU-DPD 方式）の簡単な構成を図 

4-1 に示す。実際の回路構成では，送信信号を高周波帯に変換する直交変調器と，電

力増幅器の出力をベースバンド帯に変換する直交復調器が必要であるが，ここでは簡

単のために電力増幅器の出力を等価ベースバンドとして表記している。図 4-1で，x(n)

は OFDM 方式で変調された入力信号，z(n)は DPD の出力信号（すなわち，増幅器の

入力信号），y(n)は広帯域電力増幅器の出力信号を表す。また，広帯域電力増幅器を分

離型メモリ多項式モデルと想定した場合の非線形係数を Ak， k 次の非線形次数に付随

する LTI フィルタのインパルスレスポンスを f k(q)とする。先ず，LTI 推定部で，入力

信号 x(n)，増幅器の出力信号 y(n)，ならびに予め測定された増幅器の入出力特性から

得られる非線形係数 Akの値から，f k(q)を推定する。次に，非線形係数推定部で，増幅

器の入力信号 z(n)，増幅器の出力信号 y(n)，ならびに LTI 推定部で推定されたる f k(q)

を用いて，非線形係数 Akを推定する。ここで f k(q)の変動時間は数秒単位であるため，

非線形係数 Akを推定している期間は f k(q)は一定の値を保っていると考えてよい。一方，

非線形係数Akは温度変化に応じて比較的早く変動するため，推定値の更新を常時行う。

図 4-2 SU-DPD の全体フローチャート 

増幅器の入出力特性（AM/AM, AM/PM）を測定

非線形係数 Ak を計算し,初期値に設定

LTIインパルスレスポンス fk(q) を推定

LTI更新用タイマを設定

非線形係数 Akの推定

Ak と fk(q) から非線形歪の逆特性を生成し歪補償

タイマ満了？
NoYes

開始
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これらの推定結果を用いて，DPD 部で入力信号 x(n)に補正を加え，増幅器の入力信号

を生成する。 

SU-DPD の一連の動作フローチャートを図 4-2 に示す。前述したように，最初に 

f k(q)を推定する際には非線形係数 Akの推定が行われていない。このため，予め増幅器

の入出力特性（AM/AM 特性，AM/PM 特性）を測定しておき，これを初期値として

用い f k(q)の推定を行う。1 回目の f k(q)の推定が完了した後に，これを用いて非線形係

数の推定ならびに更新ループが動作する。この間，f k(q)は同一の値を用いるが，数秒

程度の長い周期のLTI更新用タイマを設定しておき，タイマ満了時に f k(q)を更新する。 

 

4.4 LTI インパルスレスポンスの推定 

4.4.1 LTI インパルスレスポンス推定の原理 

ここでは電力増幅器の出力から，メモリ効果の原因となる LTI フィルタのインパル

スレスポンスを求める方法を説明する。インパルスレスポンスには振幅特性と位相特

性が含まれるが，電力スペクトラムには位相情報が含まれないため，一般には非線形

歪を含む電力増幅器の出力の電力スペクトラムから直接インパルスレスポンスを求め

ることはできない。このため，増幅器の外部で，電力増幅器に含まれると想定される

非線形項のレプリカを生成し，これと電力増幅器出力との相互相関を計算することに

より，電力増幅器に含まれる LTIのインパルスレスポンスを推定する方法を説明する。

3 章で示したように，広帯域電力増幅器はメモリレス増幅器と LTI フィルタの組み合

わせで表現される。特定の非線形次数についてだけ抜き出し簡略化した増幅器モデル

を図 4-3 に示す。図 4-4 に示すように，増幅器出力 y1(t)と，ここで想定している次

数の非線形項のレプリカ y2(t)との相互相関は式(29)で与えられる。ここで* は複素共役

を，< >は時間平均を表す。 

(29) 

一方，増幅器の出力は LTI フィルタの伝達関数を F(ω)とすると， 

図 4-3 電力増幅器のモデル 
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(30) 

であるから，LTI フィルタの伝達関数は， 

(31) 

と求めることができる。LTI フィルタの伝達関数 F(ω)が分かれば，逆 Fourier 変換をす

ることによりインパルスレスポンスを求めることができる。ここでは特定の次数の非

線形項に付随する LTI フィルタについてだけ考察したが，実際には増幅器の出力は複

数の次数の非線形項が含まれるため，次に，それぞれの次数に付随する LTI の推定方

法を述べる。 

 

4.4.2 非線形項の特徴 

LTI フィルタのインパルスレスポンスや非線形係数の推定を行う場合，補償すべき

非線形歪の最大次数を決定する必要がある。先ず，具体的な増幅器出力のスペクトラ

ムについて考察する。今回は増幅器の入力信号として，シンボルレートが 20 µs の 500

本のサブキャリアからなる OFDM 信号（すなわち，サブキャリアの周波数間隔は 50 

kHz）を想定した。従って送信信号帯域幅は 25 MHz (±12.5 MHz)である。図 4-5

に，典型的な GaN 増幅器をバックオフ 8dB，11dB, 14dB で動作させた場合の出力

スペクトラムを示す。この図から 3 次，ならびに 5 次の非線形歪により，出力スペク

トラムの帯外輻射が，それぞれ，75 MHz (±37.5 MHz)，ならびに 125 MHz (±62.5 

MHz)に拡がることが分かる。  

一方，バックオフが 8～14 dB のときに，7 次の非線形歪による帯域外輻射電力は

-112 dB と十分低いため，LTI フィルタや非線形係数の推定においては，5 次までの

非線形を検討対象とすれば十分であると考えられる。更に，3 次の非線形歪は主信号

図 4-4 非線形項のレプリカとの相互相関 
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電力（線形項の電力）より約 37 dB，また，5 次の非線形歪は更に約 33 dB も低いこ

とが分かる。これは非線形係数の値が次数よって大きく異なるためである。例えば，

図 4-5で用いた GaN 増幅器の非線形係数は， 

 (32) 

であり，非線形次数ごとの係数の差が大きいことが分かる。後に述べるように，これ

は LTI インパルスレスポンスの推定のための信号処理を行う上で有用な特徴である。 

 

4.4.3 推定アルゴリズム 

ここでは各非線形次数に付随する LTI フィルタのそれぞれのインパルスレスポン

スを求める方法を述べる。図 4-1に示した LTI 推定部の詳細を図 4-6に示す。4.4.1

で基本的な原理を説明したように，入力信号から非線形項のレプリカを生成し，これ

と増幅器出力との相互相関からLTIフィルタのインパルスレスポンスを計算する。LTI

推定アルゴリズムは一般性を有しているが，具体的な増幅器に対する非線形歪補償を

説明するため，4.4.2 で述べた理由により，ここでは 5 次の非線形項までを推定の対象

にする。また，線形項，3 次の非線形項，5 次の非線形項に付随する LTI のインパル

図 4-5 増幅器出力のスペクトラムの例 
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スレスポンスを独立に求める必要があるため，実際の推定演算においては若干の工夫

が必要である。 

先ず予め入力信号 x(n)から次数ごとの非線形項のレプリカ U k(n)           

(33) 

を生成する。U k(n) は(2k+1)次の非線形項を表す。さらにその複素共役   を計算

する。一方，増幅器出力を A/D 変換した信号 y(n) にシフトレジスタで遅延を付加し，

この信号 y(n+m)と   との相互相関を計算する。この結果， 

(34) 

を得る。ここで, < >は時間平均を表す。式(34)を用いて各次数ごとの LTI を推定する

が，推定精度を向上させるために，(1)初期値の推定，(2)イタレーション，の二段階の

プロセスで実行する。LTIフィルタの伝達関数推定のフローチャートを図 4-7に示す。 

 

図 4-6 LTI 推定部の構成 
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(1) 初期値の推定 

4.4.2 で述べたように，検討すべき非線形次数は 5 次まででよいから，k の取りう

る値は 0，1，2 の 3 通りと考えてよい。ここでは先ず LTI フィルタの伝達関数の初期

値の求め方を説明する。分離型メモリ多項式モデルの増幅器の出力は 

(35) 

で与えられるから，式(34)は 

(36) 

となる。ただし 

(37) 

である。Rk (ω)，Fk (ω)，Wkℓ (ω)を，それぞれ rk (m)，fk (q)，wkℓ (m)の Fourier 変換とする

と，式(36)は， 

(38) 

を得る。非線形次数ごとの相関演算の概要を図 4-8に示す。ここでは非線形の最大次

数を 5 としたので，式(38)で K=2 である。従って， 
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(39) 

となる。式 (32)に示したうように，非線形係数には， 

(40) 

の関係があり，図 4-5 に示すように，線形項は 3 次の成分より 37dB 以上高いため， 

式(39)で R0 (ω)に含まれる 3 次，および 5 次の項の寄与は無視できる。従って， 

(41) 

から F0 (ω)を許容しうる精度で求めることができる。ここで f はベースバンド周波数，

また B は入力信号 x(n) の信号帯域である。しかしながら，R1 (ω)では信号レベルの高

い線形項の寄与が，また R5 (ω)では線形項ならびに 3 次の寄与が無視できない。この

ため，3 次の F1 (ω)，5 次の F2 (ω) の推定は，  

(42) 

(43) 

のように，相互相関結果から信号レベルが高い低次の項の寄与を除去して実行する。

以上に述べたように，推定対象の次数以下の寄与を予め除去する考え方を図 4-9に示

す。4.4.2で述べた各非線形歪の信号電力の差に着目すれば，それぞれの次数に対する

LTI フィルタの伝達関数 Fk (ω)を容易に求めることができる。ここで求めた伝達関数

Fk (ω)をイタレーションのための初期値    とする。 

 

(2) イタレーション 

(1)で得られた伝達関数Fk (ω)をそのまま非線形係数の推定に適用することはできな

い。何故なら，3 次の F1 (ω)，5 次の F2 (ω) の推定アルゴリズムでは，相関信号の電力

が低いため，推定結果に無視できない雑音成分が含まれるからである。このため，(1)

で求めた Fk (ω)を初期値    として，次式で表されるイタレーションを行うこと

で，S/N 比の改善を図る。  
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(44) 

(45) 

(46) 

 

ここで，     は，k 次の LTI フィルタの伝達関数の(i+1)回目のイタレーショ

ン結果を表す。式(44)，式(45)，および式(46)では，自分と異なる次数の成分からの干

渉をすべて除去している。これにより LTI の推定結果の精度を高めることができる。 

   が求まれば，これを逆 Fourier 変換することにより，非線形次数ごとに LTI

フィルタのインパルスレスポンスを求めることができる。 
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4.5 非線形歪の逆特性 

4.5.1 非線形係数推定の原理 

図 4-2に示した SU-DPD 方式のフローチャートで，LTI フィルタのインパルスレ

スポンス f k(q)の推定が完了すると，次に非線形係数 Akの推定を行う。ここでは 4.4 で

示したアルゴリズムによって f k(q)が推定できたとして議論を進める。前述したように，

分離型メモリ多項式モデルの広帯域電力増幅器の出力は入力信号を z(n)とすると， 

(47) 

で与えられる。ここで， 

(48) 

とすると， 

(49) 

を得る。ここで，y(n)，vk(n)の FFT（Fast Fourier Transform）を，それぞれ，Y(f)，
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Vk(f) とすると， 

(50) 

(51) 

である。ここで Np は FFT の基本周期 Tp のサンプリング点の数である。従って，式(49)

は， 

(52) 

となる。ここで，fk(q)，z(n)，y(n)は既知であるから，これらを入力としてこの式から

非線形係数 Ak を求めることができる。図 4-1 に示した非線形係数推定部の詳細構成

を図 4-10に示す。 

 

4.5.2 推定アルゴリズム 

図 4-11 に非線形係数推定のアルゴリズムを示す。特に，式(52)を効率的に求める

方法について図 4-11の Step2 以降で詳細に説明する。LTI の推定アルゴリズムで説

明したのと同様に，式(52)の両辺に非線形項のレプリカの複素共役信号   を乗ず

る。Step2 では式(52)の左辺に，Step3 では右辺に非線形レプリカの複素共役を乗ず

るプロセスを示した。このとき，各非線形項に対して，それぞれの非線形歪が支配的

になる周波数領域での総和を取ることで，後に示す連立方程式の解が容易に求まるよ

うな係数行列を得ることができる。式(52)の両辺に   を乗ずると，  
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(53) 

を得る。ここで総和は，非線形次数 k に応じて図 4-12 に示す領域についてのみ計算

するものとする。従って， 

(54) 

を得る。この結果，以下の連立方程式が得られる。 

(55) 

ただし，A は求めるべき非線形係数 Ak（k=0, 1, 2, …K）からなるベクトルである。 

(56) 

また，b は次式で定義される要素を持つベクトルである。 

(57) 

 
図 4-11 非線形係数推定アルゴリズム 
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ただし， 

(58) 

である。また，M は次式で定義される行列である。 

(59) 

ただし， 

(60) 

である。ここで注意すべきことは，図 4-12 で示したように，式(60)で低次の非線形

項を除去するように総和を取れば，Mは次式のような三角行列で表現できる点である。 

(61) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
図 4-12 相関演算で 
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この理由を 5 次の非線形まで考えた場合，すなわち K=2 のときを例に説明する。図 

4-13 に k=0,1,2 の場合の   の演算例を示す。k=0 (線形項)については，図 4-12

の R0の領域で相関演算を行うため，V0(f)，V1(f)，V2(f)はすべて値を持つ。従って， 

   との相関値は非零の値を持つ。k=1（3 次の非線形）については，R2の領域では

V0(f)=0 であるため，M10＝0 となる。また，k=2（5 次の非線形）については，R2の領

域では V0(f)=0，かつ V1(f)=0 であるため，M20＝ M21＝0 となる。従って，行列 M は， 

(62) 

のような三角行列の形で表現できる。同様に図 4-14 に，k=0,1,2 の場合について bk

の相関演算例を示す。従って，連立方程式は， 

                 (63) 

のように表され，非線形係数 Ak（k=0, 1, 2）は容易に求められる。 

 

図 4-13 Mkℓ相関演算の効率化 
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4.6 シミュレーション・モデル 

広帯域電力増幅器の分離型メモリ多項式モデルは図 3-12 で表せることを示した。

また，分離型メモリ多項式モデルに現れる係数は，次式で与えられることを示した。 

(64) 

ここで Akはメモリレス増幅器の入出力特性（非線形特性）であり，f k(q)は k 次の非線

形に付随する LTI フィルタのインパルスレスポンスである。メモリ効果が顕著に現れ

る広帯域電力増幅器の具体的なパラメータとして，ここでは既存の GaN 増幅器の非

線形係数と，各次数に付随する LTI フィルタを仮定し，シミュレーションのための広

帯域増幅器の Ak，ならびに f k(q)を与える。 

 

4.6.1 非線形係数を与える増幅器特性のモデル 

具体的なメモリレス増幅器の特性として，GaN 増幅器の代表的な AM-AM 変換特

性，およびAM-PM変換特性を図 4-15に示す。この特性から非線形係数Akを求める。

先ず，図 4-15 に示すような実際の増幅器の特性を奇数次数の多項式で近似する。フ

ィッティングの係数は最小二乗法で求めた。この時の係数を式(65)に，またこれらの

係数を用いて近似した特性を図 4-16 に示す。このとき，最大次数は 13 次で十分な

精度が得られた。 
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図 4-14 bk 相関演算の効率化 
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(65) 

これらの係数を用いて，図 4-15に示す増幅器は以下の式で近似できる。 

(66) 

 

4.6.2 LTI ((Linear Time-Invariant)関数のモデル 

次に非線形次数ごとに付随する LTI フィルタのインパルスレスポンスを与える。具

体的な LTI フィルタの形状やパラメータを求めることは難しいため，ここでは，文献 

[47]に倣って，非線形次数ごとの LTI フィルタの伝達関数が式(67)で与えられるもの

とした。  

(67) 

ただし，1/Δt はサンプリング周波数である。OFDM 信号のベースバンド信号帯域は

25 MHzであり，また図 4-5で述べたように，検討する非線形の最大次数を 5 次とし

たため，非線形歪で拡大する周波数帯域幅が 125 MHz になることから，サンプリン

グ周波数を 200 MHz に設定した。 

図 4-15 GaN 電力増幅器の特性 図 4-16 GaN 電力増幅器の近似特性 
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式(67)の係数akおよびbkの具体的な値を実際の増幅器から直接求めることは難しい

ため，シミュレーションを行う際の伝達関数として，非線形次数ごとの各 LTI フィル

タの周波数特性が，図 4-17の示す 2 つの特性の間に領域に入るようにランダムに選

んだ。ここで緑色，ならびに赤色で示した特性は，中心周波数から 100 MHz 離れた

周波数で，それぞれ 1 dB，2 dB だけ減衰する特性である。その時の値を式(68)に示す。 

(68) 

係数akおよびbkがこれらの値をとるときのLTIの伝達関数を図 4-18，および図 4-19

に示す。ここで，伝達関数 Fk(ω)の振幅特性 Ak(ω)，ならびに位相特性 φk(ω) は式(69)

で定義される。また，図 4-18，および図 4-19の横軸の周波数は B ( = 25 MHz)で規

格化して表示した。また，グラフを見やすくするために，振幅特性 A1(ω)，A2(ω)では，

振幅特性を，それぞれ 2 dB，4 dB ずつ意図的にシフトして表示した。同様に位相特性

φ1(ω)，φ2(ω)についても，それぞれ，2 deg，4 deg ずつシフトしてある。 

(69) 
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広帯域電力増幅器のモデルとして以上のような値を設定した分離型メモリ多項式

モデル（図 4-20）を仮定し，シミュレーションを行った。次節からはシミュレーシ

ョン結果について述べる。尚，非線形歪に関する評価は 5 次までであるが，シミュレ

ーションに用いた増幅器モデルは 13 次まで近似している。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4-18 LTI の振幅特性 図 4-19 LTI の位相特性 

図 4-20 シミュレーション用いた分離型メモリ多項式モデル 

ただし Ak は式(65), Fk は式(67)，式(68)で与えられるものとした。
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4.6.3 シミュレーションの概要 

以上に述べた分離型メモリ多項式モデルを用いてシミュレーションを行った。無線

方式および非線形歪補償に関するシミュレーション条件を表 3に示す。 

表 4 にシミュレーションの概要を示す。LTI フィルタについては，イタレーショ

ンの回数をパラメータに伝達関数の収束状況をシミュレーションした。非線形歪補償

については，主に電力増幅器のバックオフと DPD の次数をパラメータに，出力スペ

クトラムを ACLR で評価した。同時に，AM-AM 特性，AM-PM 特性について検討を

加えた。更に，非線形係数に変動を与え，その変動率，ならびに変動周波数をパラメ

ータにして出力スペクトラムの ACLR を評価した。 

 

無線アクセス方式 OFDM 

サブキャリア数 500 

OFDM シンボル長 20 μs または 66.7μs  

送信帯域幅 25 MHz 

サブキャリアの変調方式 16QAM 

広帯域増幅器モデル 分離型メモリ多項式モデル （メモリレス増幅器＋LTI フィルタ） 

増幅器のバックオフ 8 dB, 10 dB, 12 dB 

DPD の次数 3 次，5 次，7 次，9 次 

非線形係数の変動周波数 200 Hz, 2 kHz, 4 kHz, 8 kHz  

 

 

4.7 評価 

4.7.1 LTI インパルスレスポンスの推定 

イタレーション回数が 4 回，および 10 回の場合の LTI フィルタの推定結果を図 

4-21 に示す。推定にあたっては，式(37)の Wkℓ (ω)について 600 シンボルの時間平均

を計算し，これをもとに Rk (ω)を求めて行った。実線は想定した LTI フィルタの伝達

関数（振幅特性，位相特性）を，破線は推定結果を表す。また，図 4-18，図 4-19

と同様に，グラフがオーバラップしないように，振幅特性 A1(ω)，A2(ω)は，それぞれ，

2 dB，4 dB ずつ，またに位相特性 φ1(ω)，φ2(ω)については，それぞれ，2 deg， 4 deg

表 3 無線方式および DPD に関するシミュレーション条件  



第 4 章 分離更新型プリディストーション方式 

 

58 

ずつシフトして表示した。更に，推定値と想定値も，振幅特性で 0.5 dB，位相特性で 0.5 

deg，それぞれずらして表示してある。振幅特性，位相特性，いずれの場合も，４回の

イタレーションでは推定誤差が無視できないが，イタレーションを 10 回行えば誤差は

殆ど見られない。初期状態から LTI フィルタの推定を行った場合，収束には 600 シン

ボルの平均時間と 10 回のイタレーションが必要であるため，20 μs × 600 シンボル × 

10 回，すなわち 120 ms の時間が必要である。しかしながら，LTI フィルタのパラメ

ータ変動は数秒，あるいは数十秒に一度程度であるため，この推定速度で十分である

と考えられる。またその更新は前回の値からの差分だけでよいので，1 回のイタレー

ション時間，すなわち 1.2 ms で十分であると考えられ，LTI フィルタの推定に関わる

信号処理の負荷は大きくないと考えられる。 

図 4-21から，LTIフィルタの伝達関数，あるいはインパルスレスポンスを比較的

容易に高精度で推定できることが分かる。この推定結果は，後に述べる非線形歪補償

後のスペクトラムの評価と合わせて行う。 

 

 

 

表 4 シミュレーションの概要 

シミュレーション項目 評価尺度 パラメータ パラメータの数値 備考 

LTI インパルスレスポ
ンスの推定 

（収束） 
イタレーションの

回数 
4 回，10 回 

 

非線形歪補償 

メモリレス DPD との比較
（ACLR） 

バックオフ 8 dB 
 

ACLR バックオフ 8, 10, 12 dB 
 

AM/AM 

AM/PM 
DPD の次数 3 次，5 次，7 次，9 次 

 

電力効率 
BO vs ACLR 

BO vs 電力効率 
DPD の次数 3 次，5 次，7 次，9 次 

 

A
k
の変動に対する

追随性能 

固定係数 DPD との比較

（ACLR） バックオフ 8 dB 
 

 ACLR A
k
の変動率 5%, 10%, 20% BO＝8 dB 

ACLR A
k
変動周波数 0.2, 2, 4, 8 kHz  BO＝8 dB 
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4.7.2 ACLR (Adjacent Leakage Power Ratio) 

線形性と電力効率を同時に満足するために，できるだけ飽和出力レベルに近い領域

で動作させることで電力効率の向上を図りつつ，それによって発生する非線形歪を

SU-DPD により補償する。ここではバックオフ，および DPD の次数をパラメータと

して，SU-DPD 方式で非線形歪がどの程度改善できるかをシミュレーションにより評

価した。尚，評価尺度としては線形性を端的に表す ACLRを用いた。 

まず，メモリ効果を有する非線形歪に対して SU-DPD が補償能力を備えているこ

とを示す。図 4-22 では，バックオフを 8 dB で増幅器を動作させた場合，従来のメ

モリレス DPD を用いて非線形歪補償を行った場合と，SU-DPD で歪補償を行った場

合の出力スペクトラムを比較する。メモリレス DPD でも 37 dB の ACLR を 52 dB ま

で改善できるものの，SU-DPD は更に 63 dB まで ACLR を改善している。つまり，

SU-DPD により，メモリレス DPD では除去できない非線形歪を更に 11 dB 改善して
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実線は増幅器モデルの想定値，点線はイテレーションによる推定値

図 4-21 LTI の推定結果 
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いることが分かる。これにより，SU-DPD がメモリ効果を含む非線形歪を補償できる

ことが確認できた。 

次に，3 通りのバックオフ（8, 10, 12 dB）で増幅器を動作させたときの SU-DPD

による非線形歪の改善効果をシミュレーションにより評価した。このとき，パラメー

タとして DPD の次数を 3 次，5 次，7 次，9 次と変えてシミュレーションを行った。

SU-DPD を適用しない場合，ならびに各 DPD 次数に対応する SU-DPD を適用した場

合の増幅器の出力スペクトラムを図 4-23に示す。SU-DPD 無しの場合，バックオフ

を 8 dB から 12 dB に増加するにつれて， ACLR が良くなるが，ACLR の規格値であ

る 50 dB は満足できない。一方，バックオフが 8 dB でも，3 次の SU-DPD を適用す

れば ACLR は 56 dB まで改善できる。これにより，SU-DPD で ACLR を大きく改善

でき，バックオフを低減できることが確認できた。バックオフが 12 dB のときは，5

次，7 次，9 次の SU-DPD で ACLRの改善効果に大きな差は現れない。これは 5 次の

DPD でも既に ACLR が 87 dB まで改善されているため，それ以上の次数の DPD を

適用しても非線形歪補償能力が飽和しているためであると考えられる。また，図 4-5

で示したように，そもそも次数が 7 次以上の非線形歪の信号電力は 112 dB 以下であ

り，このためは，7 次以上の DPD を適用しても，その効果は極めて限定的であると考

えられる。実際の電力増幅器では，送信する OFDM 信号の PAPR を考慮し，8 dB 程

度のバックオフで動作させている。この場合，ピーク電力が増幅器の 1 dB 

compression levelを超える確率は10
-5である。この場合でも，SU-DPDを適用すれば，

3GPP の ACLR 規格を満足できることが確認できた。 

図 4-22 メモリレス DPD と SU-DPD の非線形歪補償能力の比較 
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  図 4-23 SU-DPD による非線形歪補償効果（B.O. = 8dB, 10dB, 12dB） 
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図 4-24に，メモリ多項式モデルを用いた DPD の代表的な関連研究 [47] [60] [63] 

[65] [83]とともに SU-DPD の複雑度と性能指数をマッピングした。無線方式は文献 

[60]では LTE，それ以外では WCDMA である。同時に対象とする無線方式の帯域幅

を記載した。また，図 3-13と同様に，複雑度は係数の個数，また，性能指数は式(28)

で定義したように，帯域幅と ACLR 改善量の積である。尚，Volterra モデルは複雑度

が高いため，ここでの比較から除外した。使用した増幅器モジュールの回路構成がそ

れぞれ異なるため一概に比較はできないが，いずれの場合でも ACLR の改善量は 20

～30 dB，また係数の個数は 9～57 である。 

SU-DPD では，非線形項の最大次数が 3 次（係数の個数が 24 個）の場合を SU-DPD 

(3rd)として，また 5 次（係数の個数が 36 個）の場合を SU-DPD (5th)として 2 種類

をプロットした。また，SU-DPD では数秒以上の周期で間欠的に推定を行えばよい係

数に関してはその処理量が大きく緩和できることから，図 3-13と同様に LTI フィル

タに関わる係数の個数に 1/10 を乗じて記載した。従って，3次では 2 + 22x(1//10) = 4.2

個，5 次の場合には 3 + 33x(1//10) =6.3個となる。SU-DPD はメモリ多項式モデルを

ベースとしているため，性能指数はここで比較した他の DPD と同等であるが（ただ

し，帯域幅が 40MHzの文献 [65]を除く。），係数を 2 種類に分離したことによりリア

ルタイムで推定すべき係数の個数を大きく削減でき，その結果，係数の等価的な個数

を大幅に削減できる。 

図 4-24 SU-DPD の位置づけ 
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4.7.3 電力効率 

4.7.2 に述べた SU-DPD による ACLR の改善効果により，電力効率がどの程度改

善できるかを考察する。図 4-25に，SU-DPD 無しの場合と適用した場合のバックオ

フに対するACLRの値を示す。同時に，バックオフに対する増幅器の電力効率を示す。

増幅器の電力効率は，実際の増幅器のドレイン効率を参考にし仮想的な値を用いた。 

基地局増幅器出力スペクトラムの ACLR の規格は 3GPP により規定されており，

その値は 50 dBである。この増幅器に SU-DPD を適用しない場合，50 dB の ACRL

規格を満足するには 12.5 dB のバックオフが必要である。一方，3 次の SU-DPD を適

用すれば，バックオフが 8 dB のときの ACLR を 38 dB から 56 dB に改善でき，規格

を満足できる。すなわち，バックオフを 4.5 dBだけ低減できることになる。バックオ

フが12.5 dBのときと8 dBのときの増幅器の電力効率を比較すると，前者では約9 %，

後者では約 21%であり，バックオフが 8 dB のときには電力効率を 12 ポイント改善で

きることが分かる。更に，5 次の SU-DPD を適用すれば，バックオフを 6.5 dB まで

改善でき，更に効率を 26%まで改善できる。以上述べたように，SU-DPD により非線

形歪を補正することで ACLR が改善できるため，この結果，バックオフを低減するこ

とが可能になる。この結果，増幅器の電力効率を向上することができ，基地局電力増

幅器の低消費電力化に貢献することができる。今回は仮想的な電力増幅器のドレイン

効率を想定して電力効率の改善量を推定したが，PAPR 低減技術や高効率電力増幅モ

ジュールを想定すればバックオフを更に下げることが可能になり，電力増幅器全体で

は更なる高効率化が期待できる。 

 
図 4-25 電力効率の改善 
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SU-DPD により増幅器のドレイン効率が改善できることを示したが，SU-DPD を

動作させるための制御回路で消費される電力も無視できない。このため，ここでは

DPD 制御回路の消費電力も含めた電力増幅器全体での電力効率を検討する。DPD 制

御回路を含む電力増幅器全体の構成を図 4-26に示す。ここで Poは増幅器の出力電力，

PAは直流電源から増幅器モジュールに供給される電力，PCは DPD 制御回路で消費さ

れる電力を表す。ηAを増幅器モジュールのドレイン効率，ηTを電力増幅器全体の総合

電力効率とすると，ηTは式(70)で表される。総合電力効率 ηTは，増幅器モジュールの

ドレイン効率 ηAのみならず，増幅器の出力電力 Poと DPD 制御回路の消費電力 PC の

比により決定される。換言すれば，DPD による増幅器モジュールの消費電力の節減量

と，DPD 制御回路自体の消費電力との大小関係で全体の効率が決まる。 

(70) 

PC /Poをパラメータにして，増幅器モジュールの電力効率と増幅器の総合効率の関

係を図 4-27 に示す。これより，DPD 制御回路で消費される電力 PCが増幅器の出力

電力 Po に対して相対的に小さい場合には増幅器モジュールの電力効率の改善が全体

の効率改善に大きく寄与するが，逆に PCが Poに対して相対的に大きい場合には，PC

が全体を律速してしまい増幅器モジュールの電力効率を改善しても全体の電力効率は

一定値以上に改善できず，DPD の効果は極めて限定的なものになる。 

次に図 4-25に示したドレイン効率の改善量を評価する。このケースでは増幅器モ

ジュールのドレイン効率が9%から12ポイント改善され21%になっている。このとき，
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Poをパラメータとして，PCと総合効率の改善量の関係を図 4-28に，また増幅器全体

の消費電力の低減量の関係を図 4-29に示す。ここで，ηA1(=9%)は SU-DPD 適用前の

ドレイン効率，ηA2(=21%)は適用後のドレイン効率である。図 4-28から，増幅器の送

信電力 Poが相対的に低い場合には，PCの増加とともに総合効率は急速に減少する。

特に，500mW 以下の送信電力では，DPD のよる増幅器モジュールの消費電力の低減

効果より制御部の消費電力が上回り，その結果，総合効率は寧ろ劣化する。 

次に，DPD 制御回路の具体的な消費電力を想定して，SU-DPD の効果を検証する。

DPD 制御回路の消費電力のうち，送信信号の 5 倍から 7 倍の帯域に広がる非線形歪を

抽出するために不可欠な高速 A/D 変換器，ならびに DPD のアルゴリズムを実行する

DSP の消費電力が支配的であると考えられるため，この二つの回路要素の消費電力を

DPD 制御回路の消費電力と仮定した。具体的な値としては，TI 社製の 16 ビット固定

小数点 DSPである MS320C6472 (4000 MMACS, @500 MHz, 2.38W)，ならびに同社

の A/D 変換器 ADS54J40 (14bit, 1 GSPS, 2.6W)の消費電力を想定し，PC＝5 W とし

た。ここで，GSPS は Giga Sample per Second，MMACS は Mega Multiply–

Accumulates per Second の略である。図 4-28から，SU-DPD を出力電力 Poが 40W

の電力増幅器に適用した場合，ドレイン効率の改善量(12%)とほぼ同等の総合効率の改

善量が得られることが分かる。また，図 4-29 から，全体で約 250W の低消費電力化

が可能であることが分かる。更に，PCが 5W 程度であれば出力電力が 1W以上の基地

局増幅器で総合効率に改善効果が期待できる。一方，送信電力が数 100mWのPico Cell

図 4-27 電力増幅器の総合効率 
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や femto cell用の基地局増幅器では総合効率は改善しない。ただし，A/D変換器やDSP

の消費電力 が大きく低減できれば，低出力の基地局増幅器への適用も期待できる。 

 

 

 

 

 

 

図 4-28 DPD 制御回路の消費電力(PC)と電力増幅器の総合効率(ηT) 
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4.7.4 利得特性と位相特性 

SU-DPD 方式の有効性を確認するために，シミュレーションを実行する過程で増幅

器の出力信号の瞬時値をプロットした。図 4-30，ならびに図 4-31に，SU-DPD を

適用しない場合と適用した場合の AM-AM 変換特性，ならびに AM-PM 変換特性を示

す。これは増幅器のダイナミックな振る舞いを直観的に示す特性であり，SU-DPD の

非線形歪補償能力を視覚的に示している。図 4-30から，SU-DPD を適用しない場合

には出力が飽和レベルに近づくにつれて利得が急速に低下するが，3 次の SU-DPD を

適用することで出力信号の飽和が大きく緩和されることが分かる。位相特性（図 4-31）

については，3 次の SU-DPD では補償が不十分であるものの，5 次の SU-DPD では

位相回転が改善されていることが分かる。いずれの特性も，SU-DPD の次数が 5 次に

なると飽和レベルに近い領域で（図の右端）過補償になる傾向が見られるが，次数を

更に高くすることで，過補償の特性も改善されていることが分かる。 
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4.7.5 時間変動に対する追随特性 

増幅器を構成する半導体デバイスのジャンクション温度の変化などにより，非線形

係数 Ak は時間とともに変化すると考えられる。表 2 で示したように，この変動速度

は LTI フィルタの変動よりはるかに速いものと考えられる。ここでは，非線形係数 Ak

に式(71)で与えられる正弦波状の変動を仮定し，その変動率と変動周波数に対する

SU-DPD 方式の追随性を検討した。 

(71) 

ここで，  は変動する非線形係数 Akを表し，また，p は相対的な変動の振幅（変動率）

を，また，fVは変動周波数を表す。p，および fVについては全ての非線形次数について

同一の値とした。非線形係数の次数ごとの変動に変化を与えるため，式(71)では次数

ごとに異なる位相kを仮定した。ここでkの値は，[0, π]からランダムに選んで決定

した。ここで新たなパラメータとして Kp を導入する。OFDM のサブキャリア周期を

T (ここでは 1/15 kHz = 66.7μs)とするとき，Kp は FFT の基本周期 Tp と式(72)の関係

になるように選ばれ，ここでは，4，8，16，32 とした。 

(72) 

すなわち，SU-DPD を動作させる時の更新周期が，サブキャリア周期の 25%，12.5%，

6.25%，および 3.125%に相当する。 

非線形係数の変動が 20% (p = 0.2)，変動速度が 200 Hz，Kp = 4 の場合の SU-DPD

の追随性能を図 4-32 に示す。ここでは Kp を 4 としたので，非線形係数の更新はサ

ブキャリア周期の 25%，すなわち 60 kHz ( =15 kHz×4)の速度で行われており，これ

は 200 Hz の変動周期に対して 300 回の更新が行われていることに相当する。①非線

形係数の変動が無い場合のスペクトラム，②変動に対して追随能力のないDPD (『PA: 

varying Ak PD: fixed Ak』と表記)を適用した場合のスペクトラム，③SU-DPD (PA: 

varying Ak PD: estimated Akと表記)を適用した場合のスペクトラムを，それぞれ，ピ

ンク色，青色，緑色で示した。①と②を比較すると，20%の非線形係数の変動によっ

て ACLR は 21 dB 劣化することが分かる。また，②と③を比較すれば，固定係数の

DPD では ACLR の改善が限定的であるものの，SU-DPD を適用することにより変動

に対して追随し ACLR を更に 14 dB 改善できることが分かる。ここに述べる個々の場

合について，ACLR の改善効果を表 5に示す。 

 2,1,0)]2sin(1[
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表 5  変動する非線形係数に対する SU-DPD の追随性能 

PA Fixed Ak Varying Ak 

PD 

Without PD -36 dB - 

Fixed Ak -68 dB -47 dB 

Estimated Ak - -61 dB 

 

 

 

次に，非線形係数の変動率に対する SU-DPD の追随性能を図 4-33 に示す。ここ

では変動率を 5%，10%，20%と変えてスペクトラムを計算した。5%程度の変動では

SU-DPD の優位性はあまり認められないが，変動率が大きくなるほど，固定係数の

DPD と SU-DPD の差は広がる。ここに述べた個々の場合について，ACLR の改善効

果を表 6に示す。 

表 6 変動率に対する ACLR の改善性能 

p  0.05 0.1 0.2 

DPD 
Fixed Ak -57 dB -54 dB -47 dB 

Estimated Ak -65 dB -64 dB -61 dB 

図 4-32 非線形係数の変動に対する SU-DPD の追随性 
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次に，非線形係数の変動速度に対する SU-DPD の追随性能を図 4-34 に示す。こ

こでは 200 Hz，2 kHz，4 kHz，8 kHzの変動速度についてスペクトラムを計算した。

変動率は 20% (p = 0.2)で ，Kp = 4 とした。前述したように，これらの場合の非線形

係数の更新は 200 Hz の変動周期に対して，それぞれ，300 回，30 回，15 回，7.5 回

が行われていることに相当する。8 kHz の変動では ACLR が 43 dB しか得らないもの

の，4 kHz では 54 dB の ACLRが得られ ACLR 規格である 50 dB を満足できる。こ

こに述べた個々の場合について，ACLRの改善効果を表 7に示す。 

LTE の無線フレーム構成を図 4-35 に示す。SU-DPD を適用する無線インターフ

ェースとして LTE，あるいは LTE-Advanced を想定すると，送信電力や変調方式など

の送信フォーマットが更新される周期（無線サブフレーム）は 1 ms であるため，追

随可能な変動周波数が 4 kHzであることから，SU-DPD の追随性能は，実用上，十分

であると考えられる。 

 

表 7 変動周波数に対する ACLR の改善性能 

fV    [ Hz ] 200 2k 4k 8k 

PD with 

Estimated Ak 
-61 dB -60 dB -54 dB -43 dB 

 

図 4-33 非線形係数の変動率に対する追随性能 
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図 4-34 非線形係数の変動速度に対する追随性能 

図 4-35 4G ワイヤレスシステム(LTE)の無線フレーム構成 
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4.8 むすび 

4 章では，分離型メモリ多項式モデルに現れる二種類の係数の変動速度が大きく異

なることに着目し，これらを独立に推定・更新するアルゴリズムを示した。更に推定

された係数を用いて非線形歪の逆特性を生成し，電力増幅器の非線形歪を効率的に補

償する分離更新型プリディストーション方式(SU-DPD：Separate Updating Digital 

Pre-Distortion)を提案し，シミュレーションにより非線形歪補償効果，ならびに ACLR

の改善特性を明らかにした。具体的な成果を以下にまとめる。 

(1) メモリ効果を有する広帯域電力増幅器に関し，メモリレスな非線形係数，なら

びにメモリ効果の原因となる LTI インパルスレスポンスの変動速度が大きく

異なることに着目し，これらをを推定する方法を考案し，非線形歪を補償する

分離更新型プリディストーション (SU-DPD)方式を考案した。 

(2) SU-DPD方式により出力スペクトラムのACLRを，3次のDPDで 18~23 dB， 

5 次の DPD で 27~39 dB 改善できることをシミュレーションにより明らかに

した。 

(3) DPD を適用しない場合には ACLR を満足するには 12.5 dB のバックオフが必

要であったのに対して，3 次の DPD を適用する場合には，バックオフを 4.5 dB

低減し，この結果バックオフが 8 dB でも ACLR 規格を満足することができ，

これにともない電力効率 12％改善できることを明らかにした。5 次の DPD を

適用した場合には更に ACLR が改善できるため，必要なバックオフは 6.5 dB

となり，18%の電力効率の改善が期待できる。 

(4) メモリレスな非線形係数に変動を与えた場合の SU-DPD 方式の収束性能と

ACLR 特性をシミュレーションで求めた。その結果，4 kHz で変動する非線形

係数に追随し，ACLR の規格を満足できることを示した。SU-DPD を適用する

無線インターフェースとして LTE，あるいは LTE-Advanced を想定すると，

送信電力や変調方式などの送信フォーマットが更新される周期（無線サブフレ

ーム）は 1 ms であるため（図 4-35），追随可能な変動周波数が 4 kHz である

ことから，SU-DPD の追随性能は，実用上，十分であると考えられる。 

以上に述べたシミュレーション結果により，メモリ効果を有する広帯域電力増幅器

に SU-DPD を適用すれば，メモリ効果を含め非線形歪系を効率的に補償できることが

でき，電力増幅器の電力効率を大きく改善できることが期待できる。 
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3.3 節で示したようにメモリ多項式モデルは PTNTB (Parallel Twin Nonlinear 

Two-Box)モデルの特別なケースである。従ってメモリ多項式モデルを修正した分離型

メモリ多項式モデルも PTNTB に含まれると考えられる。PTNTB では，メモリレス

LUTで強い非線形を補正し，残りのメモリ効果を MPで補正することで係数の個数を

削減している。本論文で提案する分離型メモリ多項式モデルは，係数をメモリレスな

非線形とメモリ効果に分割する点では TNTB の考え方と共通である。しかしながら，

TNTB では係数の個数削減にのみ注力され個々の係数の時間変動は考慮されていない

のに対して，本論文で提案する分離型メモリ多項式モデル，ならびにそれに基づく

SU-DPD 方式では，電力増幅器のモデルを構成する係数を，数 ms で変動する非線形

係数と，準静的な変動が想定される LTIフィルタのレスポンスに関わる係数の 2 種類

に分割することで，DPD アルゴリズムにおける係数の更新と制御の効率化が可能にな

ると考えられる。 
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 パラレル・ウィーナ型モデルへの適用 第5章

 

5.1 はじめに 

第 4 章では，SU-DPD 方式により，メモリ効果を有する広帯域電力増幅器の非線

形歪が効率的に補償でき，この結果，ACLR が改善できることを示した。また，これ

により増幅器のバックオフを低減し，電力効率が大きく改善できることを示した。し

かしこの方法はメモリ多項式（MP）モデルを想定したものであり，他のモデルへの適

用可能性は不明である。MP モデルは PA のメモリ効果を記述するものとして広く用

いられており [47] [55] [57] [58]，これに特化した簡易な構成の DPD が提案されてい

る [59] [60]。従って，MP モデルと他のモデルの等価性を示し，MP モデルに対応し

た DPD 方式の適用範囲を拡張できれば，装置の簡単化のみならず PA の高効率化の観

点から有意義であると考えられる。 

第 5 章では，MP モデル以外のビヘイビアル・モデルとしてパラレル・ウィーナ型

(PRW: Parallel Wiener)モデルを想定し，SU-DPD 方式の適用範囲の拡張性を検討す

る。PRW モデルは，非線形部と LTI フィルタ部の順序が MP モデルと逆になってい

るため，PRW モデルを等価な MP モデルに変換できれば，SU-DPD 方式を別のモデ

ルに適用する可能性を示唆することができる。 

第 5 章では， 

(1) 入力信号は OFDM 信号であり，サブキャリア数は 100 以上であること 

(2) メモリ効果の遅延時間長はシンボル長の数％程度以下であること 

の二つの条件を満足できれば，MP モデルと PRW モデルが，実用上，等価と見なせ

ることを示す。更に，シミュレーションにより上記の妥当性を確認する。 

先ず，双方のモデルの時間波形で非線形歪の同じ次数の成分を比較し，その差の

rms 値を評価し，誤差がシンボル周期の始まりの部分以外では十分小さくなることを

示す。更に，この rms 値をシンボル周期で平均すると-30 dB以下となることを示す。

次に，等価 MP モデルの非線形の逆特性を DPD 用補償信号として PRW モデルの電

力増幅器に適用し，MP モデルに適用した場合とほぼ同じ隣接チャネル漏洩電力比 

(ACLR)の改善効果が得られることを示す。これにより，MP モデル用に設計した DPD

は条件付きで PRW モデルにも適用できることを示す。 
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5.2 分離型メモリ多項式モデルとパラレル・ウィーナ型モデルの等価性 

5.2.1 PRW モデルと MP モデルの次数ごとの比較 

ここでは，広帯域電力増幅器のビヘイビアル・モデルとして，分離型メモリ多項式

モデル(以下，MP モデル)とパラレル・ウィーナ型モデル(以下，PRW モデル)を取り

上げ，各々の入出力の関係式で次数ごとの比較を行う。先ず，式(21)で与えられる分

離型メモリ多項式モデル入出力の関係を再掲する。すなわち，MPモデルの PA の出

力 y1(n)は入力 x(n)に対して， 

(73) 

で与えられる。式(73)では，非線形係数 Akの suffix，LTI フィルタのインパルスレス

ポンス，ならびに LTI フィルタのメモリの深さを表す記号が式(21)とは異なっている

が，本質的には同じ式である。MPモデルの構成を図 5-1に示す。 
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図 5-1 分離型メモリ多項式モデルの構成 

図 5-2 パラレル・ウィーナ型モデルの構成 

x(n)

y1(n)

+

+g0(q)

g1(q)

g2(q)

| x(n) |2 x(n)

| x(n) |4 x(n)

x(n)

x(n)

y2(n)

+

+

| x(n) |2 x(n)

| x(n) |4 x(n)

x(n)f0(q)

f1(q)

f2(q)



第 5 章 パラレル・ウィーナ型モデルへの適用 

 

76 

PRWモデルの構成を図 5-2に示す。PRW モデルの出力 y2(n)は， 

(74) 

と表される。ただし，xk(n)は LTI 回路の出力で， 

(75) 

である。また，fk(p)は 2k+1 次の非線形に対する LTI 回路のインパルス応答である。

式(74)の y2(n)は Volterra 級数の非対角要素を含むので，式(73)で示される y1(n)とは明

らかに異なる。 

次に，図 5-2の LTI 回路が入力 OFDM 信号の個々のサブキャリア成分にどのよ

うに応答するかを考える。OFDM 変調された入力信号 x(n)は，サブキャリア数を M と

すると， 

(76) 

で与えられる。ただし， 

(77) 

であり，am，bmは m 番目のサブキャリアの I-チャネル，および Q-チャネルのデータ

を表す。これらは，シンボル周期 Tの間一定の値を持つ。また，ωmは角周波数にサン

プリング間隔t を掛けたものであり， 

(78) 

定義される。図 5-3に示すように，M 個のベースバンド・サブキャリアは𝑀 𝑇⁄ の帯

域幅の中に原点を中心に対称に配置されているとした。シンボル周期 Tに N 個のサン

プリングを行うとするとサンプリング周波数は1 ∆𝑡 =⁄ 𝑇 𝑁⁄ であり，オーバーサンプ

リング・レート R は(𝑁 𝑇⁄ ) (𝑀 𝑇⁄ )⁄ で与えられるから，𝑅 = 𝑁 𝑀⁄ である。ここで， 

(79) 

(80) 

であれば，LTI 回路は入力信号の各サブキャリア成分に対して定常応答を与える。つ

まり，式(76)の個々のサブキャリア成分 exp (jωmn)に対して，LTI回路は定常応答とし

て伝達関数 Fk(ωm)を与えると考えられる(付録 A1 参照)。これを考慮すれば，式(75)は， 
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(81) 

となる。式は，不等式(80)を満足する n に対して，LTI 回路がデータ cmに荷重 Fk(ωm)

を与えるだけであり，その荷重は不等式(80)の範囲で一定である。式(81)を 2k+1 乗す

れば帯域は(2k+1)倍となるが，個々の周波数成分に対する振幅は式(80)の範囲で一定

となる。これと等価になるためには，MPモデルの LTI 回路の伝達関数 Gk(ωm)は式(81) 

の荷重 Fk(ωm)の(2k+1)個の積を荷重として与えればよい。従って，不等式(80)の範囲

外となるシンボルの端を除いて，等価な MP モデルが存在すると考えられる。5.2.2

で式(80)の範囲内で PRW モデルと等価になるMP モデルのインパルス応答，gk(p)を導

出する。 

 

5.2.2 PRW モデルと等価な MP モデルの導出 

本項では PRW モデルと等価と見做せる MP モデルが存在することを示す。先ず，

出力されるインパルス応答が非線形次数ごとに十分な精度で一致するとき，その MP

モデルはPRWモデルと等価であると定義する。このようなMPモデルを求めるには，

次数ごとに二つのモデルの出力信号の差の 2乗を最小にすればよく，これは式(82)の εk

が最少となる gk(p)が求まればよい。 

(82) 
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ここで〈 〉は x(n)に含まれるデータ cm に対する平均である。 

更に，εkを最少とする gk(p)の有用性を確認するために，ここで得た等価 MP モデ

ルに対する逆関数を用いて PRW モデルの PA の非線形歪が補償できることをシミュ

レーションで示す。ここで，一般に gk(p)は複素数であるから， 

(83) 

と表す。式(82)を最小にする条件は， rk，skに対する εkの傾斜が 0 となることである

から， 

(84) 

(85) 

である。ここで，式(84)と式(85)×j の和を取ると， 

(86) 

ここで，平均を計算すれば，式(86)は gk(p)に対する連立 1 次方程式となる。サブキャ

リア数が 100 以上と仮定しているので，ガウス近似が成り立ち，従って，式(86)に含

まれる x(n-p)，x(n-q)，及び xk(n)は互いに相関を持つガウス変数とみなせる。これらの

ガウス変数の分散と相関の導出を付録 A2 に示すが，ここでは，その結果のみを示す。

x(n-p)と x(n-q)の分散 σ
2は同じで， 
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(87) 

である。ただし，はサブキャリアの I-チャネル，ならびに Q-チャネルのデータの 2

乗平均であり， 

(88) 

である。また，xk(n)の分散は， 

(89) 

で与えられる。ただし，は， 

(90) 

である。また，x(n-p)と x(n-q)の相関は， 

(91) 

である。ただし，相関係数は， 

(92) 

で与えられる。サブキャリアが式(78)に示したようにゼロを中心に対称配置であるの

で，は実数である。 

  xk(n)と x(n-p)の相関は付録 A2 に示されているように， 

(93) 

である。ここで，式(91)の相関を考慮すると，x(n-q)は x(n-p)及び，それと独立なガウ

ス変数の和で表せて， 

(94) 

Mqnxpnx  2)()(
222 






16QAM5

QPSK1

for

for


22
1

0

2
)(2)( w  





mk

M

m

k Fnx







1

0

2
)(

1 M

m

mkF
M

w

)(

)](exp[2)()(

2

1

0

*

qp

qpjpnxqnx
M

m

m



 






w







1

0

)](exp[
1

)(
M

m

m qpj
M

qp w

)()()()()(
0

2* pqqfpnxnxp
P

q

kkk  




upnxqpqnx  )()()( 



第 5 章 パラレル・ウィーナ型モデルへの適用 

 

80 

である。ここで，u は x(n-p)と独立なガウス変数であり，その分散は， 

(95) 

である(付録 A3 参照)。ここで，式(94)を式(86)に用いると，式(86)の左辺の係数は 

     

(96) 

となる。ここで，x(n-p), u は複素数であり，複素ガウス変数 x には次の関係が成り立

つ。 

(97) 

ただし，  は複素ガウス変数 x の分散である。式(96)では ν=μ+1 の項のみが値を持

ち，式(87)，および式(95)の分散を考慮すれば， 

(98) 

となる。従って，式(86)は次のように書き換えられる。 

(99) 

 ここで Bk(p, q)は， 
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(100) 

 

式(99)の右辺を計算するためには式(93)に示した相関を考慮して，式(94)と同様に，xk(n) 

を x(n-p)と，それと独立の変数で表す。 

(101) 

ここで wkは x(n-p)と独立なガウシアンでその分散は， 

(102) 

と表される。式(101)を式(99)の右辺に用いて式(102)を考慮すれば，結果は左辺の係数

と同様の方法で得られ， 

(103) 

となる。ここで Ck(p) は次式で与えられる。 

(104) 

式(100)の Bk(p, q)と式(104)の Ck(p)は共通因数        を持つのでこれを除く

と， 

(105) 

が得られる。ここで，Bk(p, q)，Ck(p)は， 

(106) 

(107) 

である。ここで，サブキャリア周波数がゼロに対して対称に与えられていれば，式(92)

からλは実数となる。従って，Bk(p, q)は実数であり，そして gk(p)の実数部分と虚数部



































 

k

k
k

k

ss

kk
kqpB

)](1[)]([

)!1(

)!1(
]2[)!1(),(

212

1

0

122

kkk wpnxpnx  )()()( 

])([
22* pww kkk  

)(),()(
0

pCqpBqg kk

P

q

k 


)(])([)(

)!1(

)!1(
]2[)!1()(

212

1

0

122

ppp

kk
kpC

k

k

kk

k
k

k



































 

  1222!)1(



k

k 

)()(),(
0

pCqgqpB k

P

q

kk 






























 k

k

k ss
kk

qpB )](1[)]([
)!1(

)!1(
),( 212

1

0

)(])(1[)(
)!1(

)!1(
)(

22
1

0

ppp
kk

pC k

k

kk

k

k 































第 5 章 パラレル・ウィーナ型モデルへの適用 

 

82 

分に分解できて， 

(108) 

(109) 

と表される。ここで dk(p) は， 

(110) 

である。式(108)，式(109)で与えられる同形の連立 1 次方程式を解けば，PRW モデル

に等価な MP モデルの LTI 回路のインパルス応答が得られる。 

 

5.3 評価 

PRW モデルと等価な MP モデルが存在することが明らかになったので，次にその

妥当性を検証するためのシミュレーションを行った。 図 5-4 に示したシミュレーシ

ョンの手順に沿って説明する。 

① 連立方程式(105)を解き MP モデルのインパルス応答を求め，PRWモデルから

MP モデルに変換する。 

② OFDM 信号を発生させ，MP モデルに対する DPD パラメータ（MP-DPD）を

求める。 

③ 同一のMP-DPDパラメータをMPモデル，ならびにPRWモデルに適用する。 

④ MP モデルの出力スペクトラム（MP-DPD → MP）を計算する。 

⑤ PRWモデルの出力スペクトラム（MP-DPD → PRW）を計算する。 

⑥ 両者のスペクトラムからACLR の改善効果を評価する。 

図 5-4の④と⑤で得られたスペクトラムで同程度のACLRの改善効果が得られれば，

MPモデルを想定した SU-DPD非線形歪補償方式を PRWモデルにも適用できること

が検証されたことになる。 

 

5.3.1 シミュレーション・モデル 

PRW モデルの LTI フィルタとして，4.6.2 項で述べた伝達関数 Fk(ω)を PRW モデ

ルの LTI 回路に用いた。式(67)で与えた伝達関数を再掲する。 
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(111) 

この伝達関数からインパルス応答 fk(p)を求め，式(75)，式(93)，式(105)に適用する。サ

ブキャリアの周波数間隔は 15 kHz (シンボル長は 66.7 μs)とし，また，サブキャリア

数は 100，200，および 400 の 3 通りとした。サブキャリア数が変わると送信帯域が

変わるため，同一の条件での比較ができない。このため，LTI フィルタの伝達関数の

形状は送信帯域幅で規格化して与えた。また，平均電力を同一にすれば，QPSK，

16QAM のいずれを使用してもスペクトラムにはほとんど影響がないことを確認して

いるため，レベル変動の大きい 16QAM を用いた。 

 また，PRW モデルのメモリレス非線形増幅器の AM-AM 特性，ならびに AM-PM

特性は，4.6.1 項の図 4-16 で示した特性を用い，式(74)の A2k+1を与えた。非線形歪

補償は第 4 章で説明した SU-DPD 方式を採用し，PRWモデル，ならびにMP モデル

について，出力バックオフが 8 dB，10 dB，および 12 dB の場合の出力スペクトラム

を計算し，ACLR で評価した。無線方式，およびシミュレーション条件を表 8に示す。 

 

図 5-4 PRW モデルへの適用の検証方法 
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表 8 無線方式とシミュレーション条件 

 

 

5.3.2 誤差の評価 

5.2.1 項で述べたように，時間軸上でシンボルの先頭部分では式(82)で定義される誤

差 εkの値が大きくなると考えられる。ここでは，誤差 εkの rms (root mean square)値，

k
~ を式(112)で定義し，誤差の評価を行う。これは，SU-DPD を異なる増幅器モデル

である PRWモデルに適用した場合の限界を予め把握するためである。 

(112) 

PRWモデルから変換されたMPモデルの出力信号の時間領域での誤差を図 5-5に

示す。この図から，シンボルの先頭部分で比較的大きな誤差が生じるが，大部分のサ

ンプリング点では-40 dB 以下の小さな値となっていることがわかる。また，最大誤差

は-13 dB (=1/20)程度であるが，シンボル周期全体で平均すると，この寄与は非常に

小さい。図 5-5では 5 次の非線形について示したが，3 次，7 次でも同様の傾向が得

られている。 

次に，シンボル周期で平均した誤差をサブキャリア数に対して計算した結果を図 

5-6 に示す。図 5-6 の縦軸の rms 値は式(112)の誤差をサンプリング点で平均したも

のであり，PRWモデルの PA から等価 MPモデルの非線形歪を除いた場合の残留歪に

相当する。言い換えれば，等価 MP モデルに対する逆関数を PRW モデルに適用した

ときに，改善できる ACLR の下限を示している。つまり，3 次歪は 42～46 dB，5 次
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では 39～45 dB，7 次では 34～40 dB 改善できる可能性を示唆している。サブキャリ

ア数に対して 7 次では部分的に誤差の増加が見られるが，全体としてはキャリア数が

増加するにつれて誤差は減少する傾向にある。これは，比較的大きな誤差はシンボル

先頭にのみ限定されているため，サブキャリア数が増え，その結果，サンプリング点

が増加するのにともない平均誤差は小さくなるためと考えられる。 
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5.3.3 PRW モデルに適用した場合の ACLR 改善 

サブキャリア数 Nc を 100，200，400 と変えた場合，等価 MPモデルに対する逆関

数を PRW モデルに適用したときの出力スペクトラムを図 5-7，図 5-8，図 5-9 に

示す。ここではバックオフを 8 dB，10 dB，12 dB とした。これらの図において，緑

色の曲線は DPD なしの場合，赤と青の実線は 3 次の DPD を適用した場合，赤と青の

破線は 5 次の DPD を適用した場合のスペクトラムである。また，赤い線は等価 MP

モデルの DPD を PRW モデルの PA に適用した場合（MP-DPD → PRW と表記）で

ある。一方，青い線は等価 MPモデルの DPD を MP モデルに適用した場合（MP-DPD 

→ MP と表記）であり，この特性が比較のための基準を与える。 

これらの計算結果の一覧を表 9 にまとめて示す。等価 MP モデルに対する 3 次の

DPD は PRWモデルの PA にも，等価 MPモデルの PA にも同程度の ACLR の改善効

果を与えることが分かる。ACLR はほとんど同じ値であるため，表 9では『MP-DPD 

(3 次)→ MP/PRW』と表記した。しかし，等価 MP モデルに対する 5 次の DPD を

PRWモデルの PA に用いた場合には（表 9では『MP-DPD (5 次)→ PRW』と表記），

MP モデルの PA に用いた場合（表 9 では『MP-DPD (5 次)→ MP』と表記）より，

サブキャリア数 出力バックオフ 8 dB 10 dB 12 dB 

100 

Without PD 36 dB 41 dB 44 dB 

MP-DPD (3 次)→ MP/PRW 54 dB 61 dB 69 dB 

MP-DPD (5 次)→ PRW 66 dB 83 dB 88 dB 

MP-DPD (5 次)→ MP 69 dB 88 dB 103 dB 

200 

Without PD 36 dB 41 dB 44 dB 

MP-DPD (3 次)→ MP/PRW 55 dB 62 dB 68 dB 

MP-DPD (5 次)→ PRW 69 dB 83 dB 88 dB 

MP-DPD (5 次)→ MP 72 dB 88 dB 103 dB 

400 

Without PD 36 dB 41 dB 44 dB 

MP-DPD (3 次)→ MP/PRW 53 dB 61 dB 68 dB 

MP-DPD (5 次)→ PRW 66 dB 83 dB 88 dB 

MP-DPD (5 次)→ MP 72 dB 88 dB 100 dB 

表 9 MP 用 DPD を PRW モデルに適用した場合の ACLR の比較 
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ACLR の改善効果は 3 dB～6 dB 劣る。しかし，バックオフ 8，10，12 dB のすべて

場合について，ACLR の規格値である 50 dB を満足しており，実用上，十分な改善効

果が得られることが分かる。 

図 5-10 にサブキャリア数が 400 の場合について ACLR の改善量を示す。前述し

たように，3 次の DPD では MP-DPD を MPモデルに適用した場合も PRW モデルに

適用した場合も差は見られない。しかし 5 次の DPD では，PRWモデルに適用した場

合に 6 dB  ( @B.O.= 8 dB)から 12 dB (@B.O.=12 dB) ACLR の改善効果に劣化が現

れる。特に，バックオフが 12 dB の場合，すなわち非線形歪の量が比較的小さい場合

の改善量は 43 dB で飽和している。これは図 5-6で述べたように，PRW モデルから

MP モデルへ変換した際の誤差が 5 次の非線形項には 43 dB 程度含まれており，この

ため，DPD による ACLR の改善効果が頭打ちになっていると考えられる。図 5-11

にサブキャリア数が 400 の場合の，MPモデル用 DPD を PRWモデルに適用した場合

のバックオフの低減効果を示す。前述したように，ACLR の改善効果には限界がある

ものの，SU-DPD を採用しない場合と比較して，バックオフが 8 dB のときに 3 次の

DPD を適用した場合のACLR は 53 dBであり，3GPP の ACLR 規格を満足すること

から，バックオフを 6 dB 以上低減できていることが分かる。 

結論として，PRW モデルと等価な MP モデルが存在することが明らかになった。

ACLR の最大値は信号帯域の両端の周波数におけるスペクトラムの電力で決定される。

例えば，5 次の DPD を PRWモデルの PA に用いた場合の改善効果を見ると，バック

オフが 12 dB の場合は 43 dB，バックオフ 10 dB では 42 dB であり，バックオフ 8 dB

では 30 dB である。これらの値は図 5-6 の 5 次歪に対する結果から推定される改善

効果である 43 dB より若干劣るものの，ACLR の値はいずれも 60 dB 以下で基地局の

ACLR 規格値を満足しており，実用上，問題ない特性が得られている。 

 

5.4 むすび 

5 章では，メモリ効果を有する広帯域電力増幅器を記述するモデルの中で最も多く

用いられているメモリ多項式モデル(MP モデル)と，非線形部と LTI 部の順番が逆に

なっているパラレル・ウィーナ型モデル(PRW モデル)の等価性について，増幅器出力

の非線形項を次数ごとに比較し検討した。その結果， 

(1) LTI回路の遅延時間長が入力OFDM信号のシンボル周期に比べて十分短い

こと(遅延時間長がシンボル周期の数%以下) 
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図 5-11 MP 用 DPD を PRW モデルに適用した場合のバックオフの低減 
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(2) サブキャリア数が 100 程度以上の OFDM 信号を想定し，十分な精度でガウ

ス近似が成り立つ 

の２つの条件が満たされれば，シンボル周期の先頭部分の遅延時間相当の時間を除い

て，MP モデルと PRWモデルが等価であることが示された。 

PRW モデルから，これに等価な MP モデルを変換し，これらの等価性を検証する

ためのシミュレーションを行った。初めに時間領域で二つのモデルの次数ごとの誤差

を rms 値で評価し，シンボル周期の始まりの部分を除くと 2 つのモデルの出力がほぼ

一致することを示した。次に，この誤差をシンボル周期で平均し，その rms 値とサブ

キャリア数の関係を示した。その結果，キャリア数が多くなるにつれてシンボルの先

頭部分の影響が逓減し誤差の平均値が減少することを示した。 

更に等価 MP モデルに対する 3 次，5 次の DPD パラメータを求め，これを非線形

歪用補償信号として，PRW モデルならびに等価 MP モデルに適用し，出力スペクト

ラムの ACLR の改善効果を比較した。その結果，3 次の DPD は PRW モデルにも等

価 MPモデルにも同程度の改善効果があることを示した。一方，5 次の DPD の PRW

モデルに対する改善効果はMPモデルに対する改善効果より僅かに劣るものの，3GPP

の ACLR規格値を満足し，実用上，十分な有効性を有していることが示された。  

以上の結果から，PRW モデルの増幅器を MP モデルと見做して，4 章で示した

SU-DPD 方式で MP モデルの非線形パラメータを決定し，それに基づいて推定した

DPD パラメータを PRWモデルの非線形歪補償信号として適用しても，十分な ACLR

改善効果が得られる可能性を示している。また，今後想定されている OFDM 変調信

号は，ここに挙げた二つの条件を満たしていると考えられるため，SU-DPD 方式の適

用範囲を拡張できる可能性が見出せると考えられる。 
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 結論 第6章

 

6.1 本研究の主たる成果 

本論文では，次世代ワイヤレス通信システム向け広帯域電力増幅器の非線形歪補償

技術の研究について述べた。近年，商用化された LTE-A や，現在，開発中の 5G モバ

イルなどの最先端ワイヤレス通信システムでは，広帯域化が更に進展していくと予想

され，これにともない電力増幅器にはメモリ効果を含む非線形性が，より一層顕在化

してくると考えられる。このような広帯域電力増幅器を対象とし，本論文では，新た

なビヘイビアル・モデルとして分離型メモリ多項式モデルを提案し，そこに現れるパ

ラメータの効率的な推定アルゴリズムを述べた。そして，それに基づく非線形歪補償

技術である分離更新型プリディストーション方式（SU-DPD 方式）のアルゴリズムと

非線形歪補償性能について論じた。更に，SU-DPD 方式の他の増幅器モデルへの適用

可能性を検討した。 

広帯域電力増幅器のモデルとしては種々の方法が提案されているが，中でも比較的

簡易な構成で適用範囲の広いメモリ多項式モデルを用いた研究が行われており，特に

回路構成の簡略化を目指して，係数の削減方法に関する多くの研究結果が報告されて

いる。本論文では，メモリ多項式モデルに現れる係数が，LTI フィルタのインパルス

レスポンスとメモリレスな非線形係数の二つの要素に分離できること，そしてこれら

のパラメータの変動速度が大きく異なることに着目し，新たな分離型メモリ多項式モ

デルを提案した。次に，予め計算した非線形項のレプリカと増幅器の出力信号から，

メモリ効果の原因となるLTIインパルスレスポンスを直接推定するアルゴリズムを考

案した。更に，非線形次数とそれに対応する非線形歪が現れる周波数領域とを勘案す

ることで，周波数軸上での相関演算を効率的に行い，非線形係数を容易に決定できる

手法を示した。これに基づき，2 種類のパラメータの推定と更新を少ない処理量で実

行し，この推定結果に基づいて非線形歪を補償する分離更新型プリディストーション

（SU-DPD)方式を提案した。主たる成果として， 

(1) 電力増幅器の出力スペクトラムの非線形歪を 18 dB 以上低減し，3GPPが規定

する無線基地局の ACLR 規格を満足できること， 

(2) 電力増幅器のバックオフを 4 dB以上低減することが可能になり，これにより

電力効率を 12~18%改善できること， 
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(3) 更新アルゴリズムは 4 kHz の変動に追随でき，4G モバイルの無線サブフレー

ムと同程度の速度の変動に対応できること， 

を，シミュレーションにより明らかにした。 

SU-DPD 方式は，広帯域電力増幅器のモデルとしてメモリ多項式モデル(MP モデ

ル)への適用を想定しているが，これ以外のモデルへの適用を検証するため，特に非線

形部と LTI の順序が逆の構成になっているパラレル・ウィーナ型モデル(PRW モデル)

への適用可能性を検討した。先ず，PRW モデルを MP モデルに変換し，二つのモデ

ルの出力信号の誤差をシンボル周期で平均し，その rms 値とサブキャリア数の関係を

示した。その結果，OFDM のサブキャリア数が多くなるにつれて誤差の平均値が減少

し，サブキャリア数が 400 以上であれば，両者の 3 次および 5 次歪の誤差は 40 dB 以

下であり，等価 MP モデルのパラメータで PRW モデルの非線形歪を補償できる可能

性があることを示した。実際に等価 MP モデルに対する非線形歪補償用パラメータを

PRW モデルに適用し，出力スペクトラムの ACLR の改善効果を比較した結果，等価

MPモデルのDPDパラメータはPRWモデルに対しても十分な改善効果を有しており，

3GPP の ACLR 規格を満足できることを示した。これは，PRW モデルを MP モデル

と見做してSU-DPD方式を適用してもPRWモデルの非線形歪の改善に有効であるこ

とを示していると同時に，SU-DPD 方式の適用範囲の拡張可能性を示唆するものであ

る。以上の結果から，本論文で提案する手法は，多様な回路構成の基地局増幅器の電

力効率を改善する技術として有望であり，様々な広帯域ワイヤレス通信システムに適

用できる可能性を示すものである。 

多様なモバイルアプリケーションが急速に進展する中，高速ワイヤレス通信への期

待は今まで以上に高まっており，特に日本では，2020年の商用化を目指して 5G モバ

イルの研究開発が加速している。一方，ネットワーク全体の CO2排出に対する世界的

な懸念も広く認識されており，ワイヤレスネットワークにおける消費エネルギーの低

減は避けられない課題である。冒頭述べたように携帯電話ネットワークで消費される

エネルギーの約 4 割が電力増幅器によるものであることから，その電力効率の改善は

将来のワイヤレス通信システムの社会的意義を左右する重要な技術課題である。この

ような観点から，本論文で提案する SU-DPD 方式は環境負荷を低減する上で必要不可

欠な要素技術の一つであり，将来の広帯域ワイヤレス通信システムのエコロジカルな

発展に大きく資するものであると考えられる。 
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6.2 今後の課題と展望 

4G 以降のモバイルでは複数帯域を一つにまとめて運用するキャリア・アグリゲー

ションが検討されている。複数の周波数帯の送信信号を個々に増幅するのは，複数の

電力増幅器を独立に実装しなければならない点だけでなく，それらの出力を合成する

合成器の損失が無視できない点でも，増幅器全体の電力効率を低下させる。そのため，

複数の周波数帯域に跨る送信信号を同一の増幅器で増幅する，例えば 100 MHz 程度

の広い周波数帯域幅で動作する増幅器が開発されつつある。これに離散的な周波数帯

域の複数の送信信号を入力した場合，それぞれの周波数帯の個々の送信信号の非線形

歪の補償方式として，2012年以降，Concurrent dual-band digital pre-distortion に

関する研究 [100] [101] [102] [103] [104] [105] [106] [107]も発表されている。本研究

では単一の周波数帯域を想定しているが，これらの要求に照らし，離散的な複数周波

数帯域への適用を検討する必要があると考えられる。 

本方式では，その高効率性と実用性から近年のモバイルネットワークで最も広く用

いられている Doherty アンプを想定している。Doherty 増幅器の電力効率としては

40~50%が得られているが，更なる電力効率の向上が期待できる Envelope Tracking 

(ET) 増幅器の開発も進んでいる。ET増幅器では，増幅器に供給するドレイン電圧を

を送信信号の包絡線（エンベロープ）に応じて変動させ，増幅器モジュールを常に飽

和点近傍で動作させることにより高効率化が期待できるが，当然ながら非線形歪が発

生し，この補償が不可欠である。増幅器の更なる高効率化を図るためには，本方式と

Envelope Tracking 増幅器との組み合わせの検討も必要であると考えられる。 

本方式では，増幅器の出力信号に含まれる 5 次の非線形歪成分まで抽出することを

前提としているため，主信号の 5 倍の変換速度を有する AD 変換器が必要になる。基

地局装置への実装を考えた場合，AD 変換器の変換速度を低減するためのアンダーサ

ンプリング等，非線形歪の高周波成分を効率的に抽出する技術 [108]の適用可能性を

検討する必要がある。また，実際の 4G，あるいは 5G モバイルで使用する GaN 増幅

器モジュールに本方式の適用を考える場合，対象となるデータに雑音が含まれること

が想定され，雑音に対する耐性や ACLR への影響の検討も必要であると考えられる。 
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付録 

A) 式の導出 

A1. LTI回路の定常応答 

OFDM 信号式(76)を式(75)に代入すれば，  

    (A-1) 

を得る。ここで，上式 2 行目の p についての和はインパルス応答 f
k
(p)のフーリエ変換

であるから，伝達関数となる。すなわち， 

 (A-2) 

式(A-2)を式(A-1)に用いれば本文の式(81)を得る。尚，インパルス応答 f
k
(p)は伝達関数

の通常のフーリエ変換にサンプリング間隔t が掛けられている。つまり，式(A-2)の左

辺は時間に対する積分である。 

 

 

A2. ガウス変数 x(np)，x(nq)，及び xk(n)の分散と相関 

OFDM 信号は式(76)で与えられるので，任意の p に対して， 

 (A-3) 

が得られる。ここで，異なるチャネルのデータは独立であるので， 

  (A-4) 

が成り立つ。ただし，は 

  (A-5) 
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   (A-6) 

である。この分散は，任意の p に対して与えられるので，x(np)と x(nq)は同じ分散を

持つ。また，x
k
(n)の分散は式(81)を用いて，式(A-4)を考慮すれば， 

 (A-7) 

ただし，は 

   (A-8) 

次に，x(np)と x(nq)の相互相関を求める。式(76)で，n を np と nq に置き換えた

ものを用いて式(A-4)を考慮すれば， 

    (A-9) 

ただし，相関係数は 

 (A-10) 

である。 

 x
k
(n)と x(np)の相互相関は式(75)から， 

 (A-11) 

ここで，式(A-9)を考慮すれば， 

  (A-12) 

 

 

A3. 独立なガウス変数 u，wkの分散 

本分中の式(94)に示されている x(np)と独立な変数 u の分散はが実数であることを
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    (A-13) 

となる。ここで，式(A-3)，式(A-10)を考慮すれば， 

  (A-14) 

また，本分中の式(101)の x(np)と独立な変数 w
k
の分散は 

    (A-15) 

ここで，式(A-7)，式(A-11)を考慮すれば， 

  (A-16) 

が得られる。 
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B) 記号の定義 

3G Third Generation 

3GPP Third Generation Partnership Project  

4G Fourth Generation 

5G Fifth Generation 

A/D Analog-to-Digital Converter 

ACEPR  Adjacent Channel Error Power Ratio  

ACLR Adjacent Channel Leakage Power Ratio 

AM-AM Amplitude-Modulation-to-Amplitude-Modulation distortion 

AM-PM Amplitude-Modulation-to-Phase-Modulation distortion 

AMP Amplifier 

ARIB Association of Radio Industries and Business 

BBU Baseband Unit 

CDMA Code Division Multiples Access  

CMOS Complementary Metal Oxide Semiconductor 

CP Cyclic Prefix 

D/A Digital-to-Analog Converter 

DPD Digital Pre-Distortion 

DSP Digital Signal Processor 

DUT Device Under Test 

EER Envelope Elimination and Restoration 

ET Envelop Tracking 

EVM Error Vector Magnitude 

FET Field Effect Transistor 

FFT Fast Fourier Transform 

FIR Finite Impulse Response 

FOM Figure of Merit 

FTNTB Forward Twin Nonlinear Two-Box 

GSM Global System for Mobile communications 

GaN Gallium Nitride 

HEMT High Electron Mobility Transistor 

HPSK Hybrid Phase Shift Keying   

HSPA High Speed Packet Access 

IFFT Inverse Fast Fourier Transform 

IIR Infinite Impulse Response 

LDMOS Laterally Diffused Metal Oxide Semiconductor 

LTE Long-Term Evolution  
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LTE-A LTE-Advanced 

LTI Linear Time-Invariant 

LUT Look-Up Table 

MME Mobility Management Entity 

MP Memoryless Polynomial 

NAMSE Normalized Absolute Mean Spectrum Error 

OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing 

PA  Power Amplifier  

PAPR Peak-to-Average Power Ratio 

PDC Personal Digital Cellular system 

PTNTB Parallel Twin Nonlinear Two-Box 

QAM Quadrature Amplitude Modulation 

QPSK Quadrature Phase Shift Keying 

RAM Random Access Memory 

RAN Radio Access Network 

RF Radio Frequency 

RRH Remote RF Head 

RSM Root Mean Square 

RTNTB Reverse Twin Nonlinear Two-Box 

S-GW Serving Gateway 

SAFF Self-Adjusting Feed Forward 

SNR Signal-to-Noise Ratio  

SU-DPD Separate Updating Digital Pre-Distortion 

SoC System on Chip 

TDMA Time Division Multiple Access 

TNTB Twin Nonlinear Two-Box 

W-CDMA Wideband-CDMA 
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