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Abstract 

Active Electrical Steered Array (AESA) antennas with microwave modules connected to each element 

antenna allow for high-speed beam steering by electronic control of the excitation phase. Furthermore, 

optimizing the excitation amplitude of each element antenna enables low sidelobe. Therefore, AESA is 

suitable for various applications such as radar, communication, and remote sensing. Wideband, high-

precision beam control, low sidelobe, low power consumption, and cost reduction are essential technical 

challenges for social implementation in various scenes. The key to achieving high performance of AESA is 

the enhancement of microwave modules because the microwave module determines the beam quality, such 

as beam direction accuracy and sidelobe. Microwave modules consist of microwave circuits such as phase 

shifters that control the phase of microwaves, variable gain amplifiers that control the amplitude of 

microwaves, and phase detectors that detect phase differences between adjacent modules. These microwave 

control circuits require wideband, high-precision phase control and detection, amplitude control 

implementation, low power consumption, and cost reduction. 

This research aims to enhance the phase and amplitude control related to microwave control circuit 

technologies, particularly phase shifting, phase detection, and variable gain technologies used in MMIC with 

silicon semiconductors for high-performance AESA microwave modules. In particular, we focused on 

microwave control circuits such as a wideband phase shifter, a high-precision phase detector, and a high-

precision variable gain phase shifter. For the wideband phase shifter, we proposed a "phase shifter using a 

gm-C polyphase filter" which uses the transistors and capacitors in the IQ generator of vector-sum phase 

shifters (VSPSs). The proposed VSPS demonstrated a low phase shift error of less than one degree in the C-

band. For a high-precision phase detector, we proposed a "phase detector using a fully symmetric mixer and 

tunable LPF". The proposed phase detector demonstrated a phase detection error of less than two degrees in 

the C-X band. For a high-precision variable gain phase shifter, we proposed a "variable gain phase shifter 

with phase compensation using varactors," which is particularly effective in higher frequency bands. The 

proposed variable gain phase shifter achieved an error of less than 0.75 degrees in the Ka-band. 

For future applications, high-precision beam control and low sidelobe of AESA will become increasingly 

important. Along with that, the importance of phase shifting technology, phase detection technology, variable 

gain technology, and variable gain phase shifting technology will also be essential for the future. This research 

is effective for the future development of various AESA applications. 



i 

 

内容 

1 章 序論 ............................................................................................................................... 1 

1.1. 研究背景 .................................................................................................................... 1 

1.1.1. 電子走査アレーアンテナ(AESA) ...................................................................... 1 

1.1.2. AESA におけるマイクロ波制御回路の技術動向 ............................................... 5 

1.2. 従来技術の課題と開発する技術 ............................................................................. 10 

1.3. 論文の構成 .............................................................................................................. 12 

1.4. 参考文献 .................................................................................................................. 14 

2 章 位相制御、振幅制御に関わるマイクロ波制御回路の原理 ......................................... 18 

2.1. 移相器 ..................................................................................................................... 18 

2.2. 位相検出器 .............................................................................................................. 20 

2.3. 可変利得増幅器 ....................................................................................................... 21 

2.4. 参考文献 .................................................................................................................. 23 

3 章 gm-C ポリフェーズフィルタを用いた広帯域な移相器 ............................................... 26 

3.1. まえがき .................................................................................................................. 26 

3.2. 移相器の回路構成と設計法 ..................................................................................... 27 

3.2.1. 従来回路の問題点 ............................................................................................ 27 

3.2.2. 提案する回路構成と動作原理・設計法 ........................................................... 29 

3.3. 試作結果 .................................................................................................................. 40 

3.3.1. 試作回路........................................................................................................... 40 

3.3.2. 測定結果........................................................................................................... 45 

3.4. むすび ..................................................................................................................... 55 

3.5. 参考文献 .................................................................................................................. 57 

4 章 完全対称型ミクサとチューナブル LPF を用いた高精度な位相検出器 ..................... 60 

4.1. まえがき .................................................................................................................. 60 

4.2. 位相検出器の回路構成と設計法 ............................................................................. 61 

4.2.1. 従来回路の問題点 ............................................................................................ 61 

4.2.2. 提案する回路構成と動作原理・設計法 ........................................................... 62 

4.3. 試作結果 .................................................................................................................. 70 

4.3.1. 試作回路........................................................................................................... 70 

4.3.2. 測定結果........................................................................................................... 72 

4.4. むすび ..................................................................................................................... 78 

4.5. 参考文献 .................................................................................................................. 79 

5 章 バラクタによる位相補償を適用した高精度な可変利得移相器.................................. 83 



ii 

 

5.1. まえがき .................................................................................................................. 83 

5.2. 可変利得移相器の回路構成と設計法 ...................................................................... 84 

5.2.1. 従来回路の問題点 ............................................................................................ 84 

5.2.2. 提案する回路構成と動作原理・設計法 ........................................................... 84 

5.3. 試作結果 .................................................................................................................. 95 

5.3.1. 試作回路........................................................................................................... 95 

5.3.2. 測定結果........................................................................................................... 99 

5.4. むすび ................................................................................................................... 109 

5.5. 参考文献 ................................................................................................................ 110 

6 章 結論 ........................................................................................................................... 114 

6.1 参考文献 ................................................................................................................ 116 

謝辞 ...................................................................................................................................... 117 

業績一覧 .............................................................................................................................. 118 

 

 



1 

 

1章 序論 

1.1. 研究背景 

1.1.1. 電子走査アレーアンテナ(AESA) 

電子走査アレーアンテナ(AESA: Active Electrical Steered Array)は、APAA(Active Phased 

Array Antenna)とも呼ばれ複数の素子アンテナと、各々の素子アンテナに接続されたマイク

ロ波モジュールを備えた高機能なアレーアンテナである[1.1]。図 1-1 に送信 AESA の構成

例を示す。AESA は、マイクロ波モジュールに備えられた移相器(PS: Phase Shifter)により

各素子アンテナの励振位相を電子的に変えることでビーム方向を制御できるため、高速な

ビーム操作が可能となる[1.2]。図 1-2 に励振位相制御によるビーム方向制御の例を示す。

図 1-2 は 1 次元 16 素子アンテナ(素子数 N=16)の例で、素子アンテナの間隔は半波長とし

ている。図 1-2(a)に示すように隣接するマイクロ波モジュールの出力信号の位相差(ΔΦ)

を、移相器により 0ºに設定した場合、図 1-2(b)のアンテナパターンに示すように、各アン

テナ素子からのビーム複数放射が合成され最もエネルギーが集まるビームの方向、すなわ

ち有効放射パターン（メインローブ）の方向θは正面方向(０º)となる。一方、ΔΦを 156º

とした場合、メインローブは+60ºの方向に形成される。このように、AESA は各素子アンテ

ナの励振位相を移相器によって電子的に変えることで、機械的な駆動を伴うことなくメイ

ンローブの方向θを所望の方向にむけることが可能となる。さらにマイクロ波モジュール

に可変利得増幅器(VGA: Variable Gain Amplifier)を備えることにより、各素子アンテナの

励振振幅を精度よく制御することができ、励振振幅分布を最適化することで所望方向以外

にエネルギーが集まる現象であるサイドローブを抑制することが可能となる[1.3]。図 1-3

に励振振幅制御によるサイドローブ抑制の例を示す。図 1-2 と同様のアンテナ構成で 16 素

子をすべて等振幅で励振としたときと、ガウシアン分布で励振したときのアンテナパター

ンの計算結果である。16 素子全て等振幅で励振した場合、メインローブの隣に形成される

サイドローブが-13 dB となるのに対し、ガウシアン分布で励振した場合には、サイドロー

ブを-29 dB まで抑制することができ所望方向以外への干渉の低減が可能となる。 

上記に示す特徴により AESA は図 1-4 に示すような様々なアプリケーションに応用され

ている[1.4]。AESA はレーダ用アンテナとして、国内では 1970 年～1980 年代に X 帯(8～

12 GHz)で実用化された[1.5]。AESA は、機械駆動型のアンテナに比べビーム走査速度を大

幅に向上できるため移動・固定レーダにおいて主流となっており[1.6]、気象レーダでは天

候把握におけるリアルタイム性向上の恩恵をもたらしている。近年では、車載レーダに代表

されるミリ波帯(30 GHz～）以上でのアプリケーションに適用されており、距離分解能の観

点から、より広い周波数帯域幅への要求が生じている[1.7]。通信分野においては、AESA は

特に衛星通信(SATCOM: Satellite Communications)や航空機通信、地上移動体通信といっ

た移動体通信分野に応用されている。2008 年に Ka 帯(26～40 GHz)超高速インターネット
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通信衛星が打ち上げられ、日本列島全域を含む広範囲な地域で通信回線を確保できるよう

なった[1.8]。近年では周波数資源の枯渇に伴い Q(33～50 GHz)/V(40～75 GHz)/E(71-

76/81-86 GHz)/W(75–110 GHz)帯といったより高い周波数帯での動作、またさらなる高速

通信実現のためのより広い周波数帯域幅の確保にむけた開発が加速している[1.9]。地上移

動体通信においても AESA の実用化が進んでおり、第 5 世代移動通信システム(5Ｇ)におけ

る適用[1.10]、さらには、その後継となり 2030 年代に導入が想定されている次世代の情報

通信インフラである B5G/6G での候補となっているサブテラヘルツ帯においても必須の技

術として開発が加速している[1.11]。リモートセンシング分野においては、2006 年に打ち

上 げ ら れ た 陸 域 観 測 技 術 衛 星 だ い ち ( 開 発 名 ALOS ： Advanced Land Observing 

Satellite)[1.12]や、また、その後継として 2014 年に打ち上げられただいち２号機(開発名：

ALOS2)には、L 帯(0.5～2 GHz)の AESA により高分解能を可能とした SAR(Synthetic 

Aperture Radar)センサが搭載され、地図作成、地域観測、災害状況把握などに貢献してい

る[1.13]。 

以上のように、AESA はレーダ、通信、リモートセンシングといった様々なアプリケーシ

ョンで応用されており、広帯域化やビーム制御高精度化、低サイドローブ化、低消費電力化、

低コスト化といった高性能化は、AESA の広いシーンにおける社会実装のための重要な技術

課題である。 

 



3 

 

 

図 1-1 送信 AESA の構成例 

 

 

(a) 移相器の設定移相量          (b)アンテナパターン 

図 1-2 励振位相制御によるビーム方向制御の例 
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(a) 可変利得増幅器の設定振幅        (b)アンテナパターン 

図 1-3 励振振幅制御によるサイドローブ抑制の例 

 

 

図 1-4 AESA のアプリケーション例[1.4] 
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1.1.2. AESA におけるマイクロ波制御回路の技術動向 

AESA を構成するコンポーネントにおいて、特に重要なものに図 1-1 内に示すマイクロ波

モジュールがある。マイクロ波モジュールには、制御部からの制御信号を用いてマイクロ波

の位相を制御する移相器、振幅を制御する可変利得増幅器、隣接するモジュール毎の位相差

を検出する位相検出器などのマイクロ波制御回路から構成される。マイクロ波制御回路が

AESA のビーム制御の基本機能を司り、ビーム方向の正確性、サイドローブ量といったビー

ム品質を決定するため、AESA の広帯域化やビーム制御高精度化、低サイドローブ化、低消

費電力化、低コスト化といった高性能化のためには、マイクロ波制御回路の広帯域化、位相

制御・位相検出の高精度化、振幅制御の実装、低消費電力化、低コスト化といった高性能化

が必要となる。低コスト化においては、半導体に実装されるマイクロ波制御回路のコストは

チップサイズに依存するため、回路サイズの小型化が重要となる。 

マイクロ波制御回路は、その時々に実現可能なデバイスの特徴に応じた開発がなされて

きた[1.14]。初期のマイクロ波制御回路は、低損失で、高い電力特性を有する受動デバイス

であるフェライトデバイスを用いたものが主流であり、1950 年代～1960 年代に盛んに研究

された[1.15][1.16]。その後、高性能化のために増幅器を搭載した能動回路によるマイクロ

波モジュールの開発が進み、同時に小型、軽量、低消費電力化が要求されるようになった。 

フェライトデバイスでは不可能であった小型、軽量、低消費電力を実現するため、1970

年代以降から半導体デバイスを装荷したマイクロ波集積回路(MIC: Microwave Integrated 

Circuit)が盛んに開発されるようになった[1.17][1.18]。初期の半導体デバイスとしては、構

造が比較的簡単で高周波特性の優れた PIN ダイオードなどのダイオードが用いられた。こ

れにより、マイクロ波回路単体で数 cm～10 cm 角への小型化が可能になったものの、ダイ

オードは電流駆動型デバイスであったため多数のマイクロ波モジュールを用いる AESA で

は消費電力が大きくなるという問題があった。 

1980 年代以降、電圧駆動で電力を消費しない半導体デバイスである電界効果トランジス

タ（FET: Field Effect Transistor）[1.19]の利用が主流となった。さらにガリウム砒素(GaAs)

などの化合物半導体基板上に、容量やインダクタといったトランジスタ以外の受動デバイ

スも集積した MMIC（Monolithic Microwave Integrated Circuit）が登場する。これにより、

一つのマイクロ波モジュールは 10 cm 角程度に小型化できるようになり、また、それに伴

う軽量化、低消費電力化が進むとともに、その優れた量産均一性はアレーアンテナを均一動

作させる上での画期的な進歩を起こした[1.20][1.21]。 

1990 年 代 に な る と FET よ り 電 子 移 動 度 が 高 い HEMT(High Electron Mobility 

Transistor)[1.22]が実用化され、マイクロ波制御回路の高周波化が進むとともに、必要とな

るマイクロ波制御回路を MMIC 内に搭載することによる高度なチップ集積化による小型化

が進み、数 cm 角のマイクロ波モジュールが登場する[1.23]。一方、マイクロ波制御回路の

制御に必要となる電力管理、移相量や振幅の設定、AESA として動作するための校正データ

の記憶などに必要となるディジタル制御回路は化合物半導体基板上では実現できず、マイ
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クロ波モジュール内に別チップが必要となる。そのため、化合物半導体では１チップでマイ

クロ波モジュールを実現することによる数 cm 角以下への小型化は困難であった[1.24]。 

2000 年代になると、シリコン半導体(Si)がマイクロ波帯の周波数で動作可能となり、

MOSFET(Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) や HBT(Heterojunction 

Bipolar Transistor)といったシリコントランジスタが登場し、P 型と N 型の MOSFET を使

用可能な CMOS(Complementary Metal-Oxide-Semiconductor)や、CMOS より高速な HBT、

HBT と、HBT より低消費電力な CMOS を同時に使用可能な BiCMOS(Bipolar CMOS)を

用いたマイクロ波制御回路の開発が活発化していった[1.25]。化合物半導体と比較しシリコ

ン半導体には、マイクロ波制御回路のみならず、その制御に必要なディジタル制御回路を同

じチップ内に搭載できる。その集積度の高さ、微細化による高周波数への拡張性、大ウェハ

径による低コスト化と優れた量産性から、数 GHz 以上のマイクロ波やミリ波帯をターゲッ

トに盛んに開発が行われた[1.26]。2010 年代以降、シリコン半導体の微細化に伴うさらな

る高周波化、小型化が進み、4 素子～16 素子分のアンテナに対応する複数のマイクロ波モ

ジュールを 1cm 角以下の 1 チップに搭載したビームフォーミング IC と呼ばれる高集積化

技術が盛んに開発された[1.27]。これらのマイクロ波モジュールの高集積化技術の進化に加

え、樹脂基板への半導体チップの実装技術の進化により、樹脂基板の表面にアンテナを形成

し、裏面にシリコン１チップによるマイクロ波モジュールを表面実装するのみという、非常

にシンプルな構造をしたフラットパネル型 AESA が誕生しさらなる低コスト化が進んだ。

これらの恩恵により、5G、航空機搭載衛星通信といったより低コスト化が求められるアプ

リケーションへの適用に繋がっている[1.28] [1.29]。 

このように、マイクロ波モジュール、マイクロ波制御回路の歴史はデバイスの発展ととも

にあるが、一方でデバイスに適したマイクロ波制御回路の回路構成、および設計法も同時に

発展してきた。 

表 1-1 にマイクロ波モジュール、マイクロ波制御回路の開発の歴史を示す。フェライトデ

バイスを用いた初期の分布定数型移相器では、必要となる耐電力特性と所望の移相量特性

を同時に得るための伝送線路の回路構成、設計法が研究された[1.14]。MIC においては、初

期の半導体デバイスである PIN ダイオードを用いた移相器において、低通過損で所望の移

相量特性を得るための回路構成、設計法が研究された[1.30]。PIN ダイオードによる可変減

衰器では、PIN ダイオードの実装に伴う寄生成分を考慮しつつ広帯域特性を得るための

MIC 可変減衰器の回路構成、設計法などが研究された[1.17]。化合物半導体を用いた MMIC

へと移行してくると、FET を用いた単純で広帯域なバイアス回路を構成するとともに、１

つの回路に多数の FET と、集中定数の受動素子を配列する回路構成、設計法が登場し、そ

の一例として MIC 移相器では実現が難しかった直流～50 GHz という非常に広帯域な

MMIC 可変利得減衰器が報告された[1.31]。FET を用いた移相器では従来の分布定数型の

受動素子を集中定数型におきかえることで、個別の回路サイズとしては数 mm～1 cm 角程

度で、数º-rms の移相量誤差を実現する MMIC 移相器が実現された[1.32]。 
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シリコン半導体が登場すると、MMIC 内で用いることができるデバイスの自由度が飛躍

的に向上し、化合物半導体において主要な方式であった受動素子だけでなく、能動素子を用

いた回路構成、設計法が登場する。これにより、個別の回路サイズとしては数 100 µm 角以

下、数 10mW 以下での能動素子による MMIC 移相器の登場し、また、これまでの主要な回

路構成である可変減衰器から通過利得を有する能動素子による MMIC 可変利得増幅器への

回路構成の移行が進み、マイクロ波制御回路の小型化、低消費電力化といった高性能化が加

速していく。さらには、これまで使用できるデバイスの制限から困難であった複数のマイク

ロ波モジュールの位相差を検出する小型な位相検出技術が登場し、AESA の高機能化もさら

に加速していくこととなる。 

移相器では、ベクトル合成型移相器(VSPS：Vector Sum Phase Shifter)[1.33]という回路

構成が新たに実用化され、1.5º-rms 程度の低移相量誤差を実現する設計法[1.34]や、X 帯～

Ka 帯まで対応可能な広帯域な回路構成、設計法[1.35]が開発された。可変利得増幅器では、

電流の量を変更するカレントステアリング方式[1.36]や負荷をディジタル信号によって変

更する方式[1.37]といった回路構成、設計法が登場し、制御設定値に対し出力が 10・LOG(制

御設定値)で変化できるものや、78 dB 以上の非常に広い振幅制御範囲を有するもの、設定

値に対しての振幅設定誤差が低い制御技術[1.38]など、高性能化を実現する回路構成、設計

法が開発された。近年では移相器と可変利得増幅器を一つの回路で構成する可変利得移相

器(VGPS: Variable Gain Phase Shifter)という回路構成も提案され、さらに小型で低消費電

力な回路構成、設計法が提案されている[1.39]。また、複数のマイクロ波モジュールを 1 チ

ップに搭載したビームフォーミング IC においては、移相器や可変利得増幅器を一つのチッ

プ内に複数実装し、それらに高周波数信号を分配・合成する回路や制御・電源回路も含め実

装する回路構成が開発され、チップサイズ数 mm2 の中に 4～16 素子分のマイクロ波モジュ

ールを搭載し、送信 1 素子あたりで 100～200 mW、受信 1 素子当たりで 50～100 mW と

いう非常に低い消費電力でマイクロ波モジュールを実現している[1.39]。位相検出技術つい

ては、近年の AESA の大規模化に伴う新たな課題に対する解決案として開発されている。

AESA の大規模化に伴い、アンテナ開口の温度差分布やマイクロ波モジュールの製造ばらつ

きに起因するマイクロ波モジュール毎の設定移相量ばらつきが無視できなくなり、ビーム

方向やヌル点方向の角度誤差が生じビーム品質が劣化するという問題が生じている。この

問題に対し、マイクロ波モジュール内やビームフォーミング IC 内に小型な位相検出器を設

け素子アンテナの励振位相の誤差を検出し、移相量制御値に反映させることで AESA の励

振位相の高精度化を実現する技術が報告されている[1.41]。本機能は、Built-In Self-Test 機

能として近年注目されている技術であり、大規模 AESA や 1～2º以下の低い移相量誤差が求

められる AESA を実現する際に必要な技術となっている[1.42]。 

このように、マイクロ波制御回路に適した回路構成、設計法は新しいデバイスが実用化さ

れるたびに研究されてきており、回路構成、設計法の研究はマイクロ波制御回路の発展に不

可欠であり、今後も重要である。高性能なデバイス実用化に加え、そのデバイスを使いこな
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す回路構成、設計法が、マイクロ波モジュールの高性能化をもたらし、更には AESA の高性

能化を可能にすると考えられる。 
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1.2. 従来技術の課題と開発する技術 

前節で述べた技術動向を踏まえ、高性能な AESA 用マイクロ波モジュールを実現するた

めに、AESA のビーム品質を左右するマイクロ波の位相制御、振幅制御に関わるマイクロ波

制御回路技術のうち、特にシリコン半導体での MMIC で用いられる移相技術、位相検出技

術、可変利得技術に対する研究開発を目的とする。図 1-5 に各課題と開発する技術について

示す。ここでは、以下の３つを研究対象とし開発する技術として位置付ける。 

 

開発する技術[1] ：広帯域な移相技術 

開発する技術[2] ：高精度な位相検出技術 

開発する技術[3] ：高精度な可変利得移相技術 

 

開発する技術[1] ：広帯域な移相技術 

マイクロ波の位相を制御する移相器は、正確なビーム制御機能を実現するための重要な

回路の一つである。ここでは、AESA の広帯域化をメインターゲットとし、広帯域に低移相

量誤差を実現する移相技術の開発を実施する。シリコンデバイスで主要な移相器の方式で

あるベクトル合成型において、直交信号を生成する I/Q 生成器が必要となる。I/Q 生成器

は受動回路のため、一定の移相量誤差を実現する周波数帯域と通過損失量はトレードオフ

の関係となり、ある周波数範囲で低移相量誤差を実現する場合に通過損失が増大する。その

通過損失を補償する増幅回路が必要となるため消費電力が増加し、結果、帯域内移相量誤差

と消費電力がトレードオフの関係となる。そこで、このトレードオフを解消し、広帯域に低

移相量誤差性能を実現する移相器の回路構成、設計法を開発する。 

 

開発する技術[2] ：高精度な位相検出技術 

AESA のビーム制御高精度化をメインターゲットとし、隣接するモジュール間の位相を高

精度に検出する位相検出技術の開発を実施する。前節で示したように多数の素子アンテナ

からなる大規模アレーアンテナでは、各マイクロ波モジュール出力における励振位相が、モ

ジュールの温度や製造ばらつきによって変動し、ビーム特性が変化するという問題がある。

高精度な励振位相分布を実現するためには、励振位相を高精度に管理する必要がある。励振

位相を高精度に管理するための一つの手段として、隣接モジュール間の高精度な位相検出

器がある。そこで、隣接モジュール間の位相を高精度に検出する位相検出器の回路構成、設

計法を開発する。 

 

開発する技術[3] ：高精度な可変利得移相技術 

AESA の低サイドローブ化のため、マイクロ波の振幅制御を小型に実装する技術開発を実

施する。AESA を構成する素子アンテナ間の距離は半波長が基本となるため、特にミリ波以
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上の高周波帯において小型な実装技術が必要となる。例えば 30 GHz では半波長は 5 mm と

なり、25 mm2 以下という限られた面積に移相機能と可変利得機能の２つを実装する必要が

ある。移相機能と可変利得機能を同一回路で実装する可変利得移相器によって小型化が可

能だが、利得制御に伴って通過位相が変化し移相量誤差の劣化要因となる。そこで、高精度

な可変利得移相器の回路構成、設計法を開発する。 

 

 

 

図 1-5 各課題と開発する技術 

  

AESAの課題
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振幅制御の実装
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[2] 高精度な位相検出技術

[3] 高精度な可変利得移相技術

[1] 広帯域な移相技術
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1.3. 論文の構成 

本研究の目的は、上記で述べたマイクロ波制御回路技術の技術課題を解決することであ

る。図 1-6 に本論文の構成を示す。第 1 章では序論、第 2 章では位相制御、振幅制御に関わ

るマイクロ波制御回路の原理について示す。第 3 章～第 5 章は、1.2 節で示した高性能な

AESA 用マイクロ波モジュールを実現するために必要となる、「開発する技術[1]～[3]」に

ついて実施した研究結果について示す。具体的には、第 3 章では「開発する技術[1]：広帯

域な移相技術」、第 4 章では「開発する技術[2]：高精度な位相検出技術」、第 5 章では「開

発する技術[3]：高精度な可変利得移相技術」に関する研究についてそれぞれ示し、第 6 章

で結論を示す。以下に、各章の概要を述べる。 

第 1 章は序論であり、マイクロ波の位相制御、振幅制御に関わるマイクロ波制御回路の

研究背景と、従来技術の課題、開発する技術について示す。 

第 2 章はマイクロ波の位相制御、振幅制御に関わるマイクロ波制御回路である、移相器、

位相検出器、さらに、可変利得移相器のベースとなる可変利得増幅器の動作原理について述

べる。 

第 3 章は広帯域な移相技術について述べる。広帯域な移相技術として、ベクトル合成型

の移相器において一般的に用いられる抵抗と容量で構成される I/Q 生成器の抵抗をトラン

ジスタに置き換えた「gm-C ポリフェーズフィルタを用いた広帯域な移相器」を提案する。

本回路の周波数特性および最大利得、移相量誤差、調整可能な周波数範囲を理論的に示し、

広帯域に低移相量誤差を実現する方法を示す。提案する移相器を S 帯で試作した結果につ

いて述べ、提案する回路構成と設計法の有効性を示す。 

第 4 章では、高精度な位相検出技術について述べる。高精度な位相検出技術として、「完

全対称型ミクサとチューナブル LPF(Low Pass Filter)を用いた高精度な位相検出器」を提案

する。完全対称型ミクサと 45º移相器による位相検出器の検出特性が入力振幅に依存しない

ことに着目し、45º移相器にチューナブルな LPF を適用することで、高精度な位相検出が実

現可能となる位相検出器の回路構成と設計法を提案する。提案する位相検出器を C-X 帯で

試作した結果について述べ、本回路構成と設計法の有効性を示す。 

第 5 章では、特に小型な実装が必要となる、より高い周波数帯において有効となる高精

度な可変利得移相技術として、「バラクタによる位相補償を適用した高精度な可変利得移相

器」を提案する。制御時の入力容量変化によって可変利得移相器の通過位相特性が変化する

ことに着目し、入力段にチューナブルデバイスであるバラクタを搭載した、高精度な可変利

得移相器の回路構成と設計法を提案する。提案する設計法に基づき Ka 帯で試作した結果に

ついて述べ、本回路構成と設計法の有効性を示す。 

第 6 章は結論であり、本研究で得られた成果を要約する。 
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図 1-6 論文の構成 
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2章 位相制御、振幅制御に関わるマイクロ波制御回路の原理 

 ここでは、図 1-1 内に示すマイクロ波モジュール内の移相器、位相検出器、可変利得増幅

器といったマイクロ波制御回路の原理を示す。ここでは、シリコンデバイスで実現するマイ

クロ波制御回路の主要な方式として、移相器についてはベクトル合成型移相器、位相検出器

についてはミクサをベースとしたアナログ位相検出器、可変利得増幅器についてはエミッ

タ接地回路、ベース接地回路を用いたものについて示す。 

 

2.1. 移相器 

移相器は様々な種類のものが提案されており、ベクトル合成型移相器、LC 回路を用いた

もの、APN(All Pass Network)型、実時間遅延を用いたもの、反射型などがある。一般に、

シリコン技術を使用したベクトル合成型移相器は、シリコンプロセスにおいて容易に実装

できるディジタル回路を用いた高い振幅設定分解能を有する可変利得増幅器の適用による

高い移相量設定分解能、I/Q(In-phase/Quadrature)誤差の低い I/Q 生成器による低移相量

誤差、能動回路による正の通過振幅、インダクタを用いないことによる小型な実装といった

特徴を有するため、大規模な AESA システムに適した方式となっている[2.1]-[2.13]。図 2-

1 にベクトル合成型移相器(VSPS)の構成を示す。VSPS は I/Q 生成器(IQ Gen.)、2 つの可

変利得増幅器 I-VGA、Q-VGA と合成回路(+)からなる。入力信号sin𝜔𝑡は、I/Q 生成器によ

ってそれぞれ振幅が等しく位相が 90º異なる 0º(I)：sin𝜔𝑡と、90º(Q)：cos𝜔𝑡の２つの直交

信号に分配される。それぞれの信号は、I-VGA、Q-VGA において移相したい角度𝜃に対応

するcos𝜃とsin 𝜃の振幅の重みづけが行われ、cos𝜃 ∙ sin𝜔𝑡、sin 𝜃 ∙ cos𝜔𝑡となる。その後、合

成器によって２つの信号は合成されsin(𝜔𝑡 + 𝜃)となり、入力信号sin𝜔𝑡に対し𝜃移相した出

力信号を得る。I/Q 生成器には抵抗と容量の受動素子で構成されるポリフェーズフィルタが

一般的に用いられる[2.14]-[2.16]。VGA の詳細は 2.3 節で示す。 
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図 2-1 ベクトル合成型移相器(VSPS)の構成 
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2.2. 位相検出器 

 高周波信号の位相検出器は、高周波動作に対応するためミクサをベースとしたアナログ

位相検出器が広く用いられている[2.17]-[2.22]。ミクサをベースとしたアナログ位相検出器

の構成を図 2-2 に示す。本位相検出器は、２つの入力信号𝐴 cos𝜔𝑡と𝐵 cos(𝜔𝑡 + 𝜙)の位相差

𝜙に応じた直流の電圧を出力する。ミクサは二つの入力信号の積を出力するため、上側のミ

クサの出力信号は以下の式で表される。 

𝐴 cos𝜔𝑡 × 𝐵 cos(𝜔𝑡 + 𝜙) =
𝐴𝐵

2
{cos(𝜙) + cos(2𝜔𝑡 + 𝜙)} (2-1) 

上式の第二項は出力に設置した LPF によって抑圧されるため、第一項のみが出力される。

第一項は、二つの信号の位相差𝜙に対し余弦に比例する電圧(cos𝜙)となる。一方、下側のミ

クサは片方の入力に 90º移相器(90º)を設置されており、入力される 2 つの信号の位相差の

正弦に比例する電圧(sin𝜙)を出力する。２つの出力の逆正接をとることで、検出位相差𝜙
𝑑

を求めることが可能となる。本構成は 90º移相器の通過利得の影響によって位相差の正弦に

比例する電圧(sin𝜙)が変動し検出誤差となる。 

𝜙𝑑 = tan
−1 (

sin𝜙

cos 𝜙
) (2-2) 

 

 

 

図 2-2 ミクサをベースとしたアナログ位相検出器の構成 



21 

 

2.3. 可変利得増幅器 

シリコン半導体内においてよく用いられる可変利得増幅器としては、エミッタ接地回路

を用いたコモンエミッタ型 VGA と、ゲート接地回路を用いたコモンゲート型 VGA がある

[2.23]-[2.26]。図 2-3 に完全差動型のコモンエミッタ型 VGA の回路構成を示す。コモンエ

ミッタ型 VGA は、エミッタ接地差動対を２つ用いて、2 つの出力を逆相合成する構成をと

る。それぞれのテール電流𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑃、𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑁の大きさを調整し正相信号と逆相信号の振幅調

整した後に合成することで可変利得機能を実現する。入力電圧に対する出力電流の利得

𝐺𝑉𝐺𝐴_𝐶𝐸は以下の式で表され、トランジスタのトランスコンダクタンスの差に比例する。 

𝐺𝑉𝐺𝐴_𝐶𝐸 =
∆𝐼𝑜𝑢𝑡

∆𝑉𝑖𝑛
=
𝐼𝑜𝑢𝑡_𝑃 − 𝐼𝑜𝑢𝑡_𝑁

𝑉𝑖𝑛_𝑃 − 𝑉𝑖𝑛_𝑁
= 𝑔𝑚_𝑃 − 𝑔𝑚_𝑁 (2-3) 

トランスコンダクタンスは、以下のようにトランジスタのテール電流𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑃、𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑁に

比例する。 

𝑔𝑚_𝑃 ∝ 𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑃,  𝑔𝑚_𝑁 ∝ 𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑁 (2-4) 

双方のトランジスタのテール電流𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑃、𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑁が等しいときに、正相と逆相が全く等し

い振幅となり、出力は打ち消されゼロとなる。このように、コモンエミッタ型 VGA はテー

ル電流で利得制御が可能となるため、シリコンプロセスにおいて容易に実装できるディジ

タル回路を用いた高い振幅設定分解能を実現することが可能となる。 

図 2-4 に完全差動型のコモンベース型 VGA の回路構成を示す。コモンベース型 VGA は、

2 つのベース接地の差動対を用いる。差動対のベース端子制御電圧𝐶𝑁𝑇_𝑃、𝐶𝑁𝑇_𝑁の差分電

圧𝑉𝐶 = 𝐶𝑁𝑇_𝑃 − 𝐶𝑁𝑇_𝑁で、出力電流𝐼𝑜𝑢𝑡_𝑃、𝐼𝑜𝑢𝑡_𝑁を制御することにより可変利得機能を

実現する。ここで、入力電圧に対する出力電流の利得𝐺𝑉𝐺𝐴_𝐶𝐵は以下の式で表される。 

𝐺𝑉𝐺𝐴_𝐶𝐵 =
exp(

𝑉𝑐
𝑉𝑡
)

exp (
𝑉𝑐
𝑉𝑡
) + 1

 (2-5) 

ここで、𝑉𝑡は熱電圧(≒26 mV＠300 K)である。𝑉𝑐=0 のときに利得は 1/2 (-6 dB)となる。利得

の特性は𝑉𝐶に対し出力が10 ∙ 𝑙𝑜𝑔(𝑉𝐶)で変化するため、制御性が良いという特徴を有する

[2.27]。コモンエミッタ型 VGA とコモンベース型 VGA の両者を組み合わせことで移相機能

と可変利得機能の二つを一つの回路で実現する可変利得移相器という回路構成も提案され

ている[2.28]。 
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図 2-3 コモンエミッタ型 VGA の回路構成 

 

 

 

 

図 2-4 コモンベース型 VGA の回路構成 
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3章 gm-C ポリフェーズフィルタを用いた広帯域な移相器 

3.1. まえがき 

移相器は、正確なビーム制御機能を実現するための重要な回路の一つであり、AESA のビ

ーム制御高精度化のためには移相器の高精度化、つまり、設定移相量に対して低い誤差での

移相量制御が求められる。また、近年 AESA の高機能化、高性能化のため、より広い周波数

帯域での低移相量誤差を実現が求められている[3.1]-[3.5]。さらに、AESA の大規模化に伴

い、より小さなチップサイズでの実現や汎用的な半導体プロセスであるシリコンプロセス

による低コスト化、低消費電力化の要求も増大している[3.6]-[3.9]。 

本章では、広帯域に低移相量誤差性能を実現する移相技術として、ベクトル合成型移相器

[3.10]-[3.13]内の I/Q 生成器に、新しい回路構成である gm-C ポリフェーズフィルタ(PPF)

を適用した移相器の回路構成、およびその設計法を提案する。gm-C PPF は、従来の I/Q 生

成器である RC-PPF[3.14]-[3.16]の抵抗 R の代わりにトランジスタのトランスコンダクタ

ンス gm を用いることで、従来方式で生じていた比帯域と通過損失のトレードオフの関係を

解決し、広い周波数帯域における低移相量誤差を実現する。また、RC-PPF において受動デ

バイスのみで構成されることで生じていた通過損失を、トランジスタのトランスコンダク

タンスを利用することにより通過利得に変えることができる。それにより、I/Q 生成器で発

生する通過損失を補償する増幅器を削除し、低消費電力化、小型化も合わせて実現する。提

案する gm-C PPF を含む移相器の設計法を導出したのちに、提案する移相器を S 帯(2–4 

GHz)で試作した結果について述べ、本回路構成と設計法の有効性を示す。 
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3.2. 移相器の回路構成と設計法 

3.2.1. 従来回路の問題点 

広帯域に低移相量誤差な VSPS を実現する方法として主に 2 つのアプローチがある。一

つ目の手法は、ディジタルによる移相性能のキャリブレーションである[3.1][3.4]。このア

プローチでは、I/Q 生成器や VGA で生じた誤差を、出力に配置した誤差検出回路とディジ

タル処理を用いて最適化された I/Q 設定で制御する。この手法では低い移相量誤差を実現

できるが、検出と制御のための回路が必要となりチップ面積が大きくなる。また、IC 外部

制御ユニットが必要になる場合 AESA の小型化、低コスト化が困難となる。二つ目のアプ

ローチ方法は、I/Q 誤差の低い I/Q 生成器の実現である[3.13]-[3.21]。VSPS に I/Q 生成器

を小型に実装する方法の一つとして、RC-PPF がある[3.14]。図 3-1 に RC-PPF の回路構成

を示す。1 段の RC-PPF の I と Q の出力の比は以下のようになる。 

𝐼/𝑄𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹(𝑛=1) =
𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡+ − 𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡−
𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡+ − 𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡−

=

1 −
𝑗𝜔

𝜔𝑝,1 (𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)

1 +
𝑗𝜔

𝜔𝑝,1 (𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)

 (3-1) 

ここで、 

𝜔𝑝,𝑛(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹) =
1

𝑅𝑛𝐶𝑛
 (3-2) 

である。2 段の RC-PPF の I と Q の出力の比は以下のようになる。 

𝐼/𝑄𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹(𝑛=2) =

1 − 𝑗𝜔 (
1

𝜔𝑝,1(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)
+

1
𝜔𝑝,2(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)

) + 𝜔2
1

𝜔𝑝,1(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)𝜔𝑝,2(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)

1 + 𝑗𝜔 (
1

𝜔𝑝,1(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)
+

1
𝜔𝑝,2(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)

) + 𝜔2
1

𝜔𝑝,1(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)𝜔𝑝,2(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹)

 (3-3) 

 (3-1)式、(3-3)式より I/Q 振幅比は常に 1 となる。また、I と Q の位相差は、角周波数

𝜔 = 𝜔𝑝,1(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹) = 𝜔𝑝,2(𝑅𝐶 𝑃𝑃𝐹) = 1/𝑅𝑛𝐶𝑛において 90ºとなる。RC-PPF は抵抗と容量で構成

できるため小型な面積を実現できる。また、段数を増やすことで I/Q 誤差の小さい周波数

帯域幅が増加するが、挿入損失が増加するため挿入損失と I/Q 誤差の比帯域幅の関係がト

レードオフとなる。つまり、広い帯域を実現する場合には通過損失が増大し、その通過損失

を補償するための増幅回路が必要となり消費電力が増加するといった問題がある[3.15]。 
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図 3-1 RC-PPF の回路構成 
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3.2.2. 提案する回路構成と動作原理・設計法 

3.2.2.1. gm-C PPF の周波数特性と I/Q 誤差 

図 3-2 に提案する多段の gm-C PPF の回路図を示す。gm-C PPF は、従来の RC-PPF の抵

抗の代わりにトランジスタを用いる。インピーダンス ZLn の出力負荷を伴う n 段目の gm-C 

PPF の回路図と小信号等価回路図をそれぞれ図 3-3(a)、(b)に示す。gm-C PPF の出力電圧

は、小信号等価回路から計算できる。I 出力信号∆𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡,𝑛(𝜔)と Q 出力信号∆𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡,𝑛(𝜔)の差動

電圧は、次のように与えられる[3.26]。 

∆𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡,𝑛(𝜔) = 𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡+,𝑛(𝜔) − 𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡−,𝑛(𝜔) 

=
𝑍𝐿𝑛

1
𝑔𝑚,𝑛

+ 𝑍𝐿𝑛 ∙
𝑗𝜔𝐶𝑛
𝑔𝑚,𝑛

(−∆𝑉𝐼𝑖𝑛,𝑛(𝜔) − 𝑗
𝜔𝐶𝑛
𝑔𝑚,𝑛

∆𝑉𝑄𝑖𝑛,𝑛(𝜔)), 
(3-4a) 

∆𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡,𝑛(𝜔) = 𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡+_𝑛(𝜔) − 𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡−,𝑛(𝜔) 

=
𝑍𝐿𝑛

1
𝑔𝑚,𝑛

+ 𝑍𝐿𝑛 ∙
𝑗𝜔𝐶𝑛
𝑔𝑚,𝑛

(−∆𝑉𝑄𝑖𝑛,𝑛(𝜔) + 𝑗
𝜔𝐶𝑛
𝑔𝑚,𝑛

∆𝑉𝐼𝑖𝑛,𝑛(𝜔)). 
(3-4b) 

ここで、𝜔は角周波数、𝑔𝑚,𝑛はトランジスタのトランスコンダクタンス、𝐶𝑛は容量値、𝑍𝐿𝑛

は n 段目の gm-C PPF の出力負荷インピーダンスである。(3-4)式は、次のような行列で表

すことができる。 

[
∆𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡,𝑛(𝜔)

∆𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡,𝑛(𝜔)
]=

𝑍𝐿𝑛
1

𝑔𝑚,𝑛
+𝑍𝐿𝑛∙

𝑗𝜔

𝜔𝑝,𝑛

[
−1 −𝑗𝜔/𝜔𝑝,𝑛

𝑗𝜔/𝜔𝑝,𝑛 −1
] [
∆𝑉𝐼𝑖𝑛,𝑛(𝜔)

∆𝑉𝑄𝑖𝑛,𝑛(𝜔)
] (3-5) 

ここで、 

𝜔𝑝,𝑛 =
𝑔𝑚,𝑛
𝐶𝑛

 (3-6) 

である。(3-6)式は、𝑔𝑚,𝑛を変化させることで、𝜔𝑝,𝑛を変化できることを示している。𝑔𝑚,𝑛は

トランジスタの電流によって変化させることが可能であり、電流を制御することで𝜔𝑝,𝑛の制

御が可能となる。 

入力信号が理想的な差動信号(𝑉𝐼𝑖𝑛+ = −𝑉𝐼𝑖𝑛−)であり、I/Q 入力端子が短絡されていると仮

定すると、1 段(N=1)の gm-C PPF の伝達関数𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔)と𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔)は、次のように計算

される。 
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{
  
 

  
 𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔) =

∆𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡(𝜔)

∆𝑉𝑖𝑛(𝜔)
=

𝑍𝐿1
1
𝑔𝑚,1

+ 𝑍𝐿1 ∙
𝑗𝜔
𝜔𝑝,1

(−1 −
𝑗𝜔

𝜔𝑝,1
)

𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔) =
∆𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡(𝜔)

∆𝑉𝑖𝑛(𝜔)
=

𝑍𝐿1
1
𝑔𝑚,1

+ 𝑍𝐿1 ∙
𝑗𝜔
𝜔𝑝,1

(−1 +
𝑗𝜔

𝜔𝑝,1
)

 (3-7) 

I と Q の出力の比は以下のようになる。 

𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔)

𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔)
=

1 +
𝑗𝜔
𝜔𝑝,1

1 −
𝑗𝜔
𝜔𝑝,1

 (3-8) 

(3-8)式より、I/Q の振幅比と位相差は以下のように計算される。 

|
𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔)

𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔)
| = 1, (3-9a) 

∅1−𝑠𝑡𝑔 = ∠
𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔)

𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔)
= tan−1

(

 
 

2𝜔
𝜔𝑝,1

1 − (
𝜔
𝜔𝑝,1

)
2

)

 
 
. (3-9b) 

(3-9)式より、I/Q 振幅比は、トランスコンダクタンス、周波数範囲、静電容量、負荷イ

ンピーダンスに依存せず常に 1 となる。一方、I と Q の位相差は、角周波数𝜔 = 𝜔𝑝,1 = 𝑔𝑚,1/𝐶1

において 90º となる。(3-8)式と(3-9)式より、gm-C PPF の伝達関数は RC-PPF[3.15]と同

等であることがわかる。(3-8)式と(3-1)式を比較すると、1 段の RC-PPF 伝達関数の抵抗 R

が、gm-C PPF において1/𝑔𝑚,1に置き換わっていることがわかる。gm-C PPF は、従来の RC-

PPF と同様に直列段数を増やすことによって、より広い比帯域幅を実現することが可能と

なる。2 段(N=2) gm-C PPF の I/Q の伝達関数は(3-5)式から導出され、次のように与えら

れる。 
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{
 
 
 

 
 
 
𝐻2−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔) =

∆𝑉𝐼𝑜𝑢𝑡,2(𝜔)

∆𝑉𝑖𝑛(𝜔)
=

𝑍𝐿1𝑍𝐿2 {1 + 𝑗𝜔 (
1
𝜔𝑝,1

+
1
𝜔𝑝,2

) + 𝜔2
1

𝜔𝑝,1𝜔𝑝,2
}

(
1
𝑔𝑚,1

+ 𝑍𝐿1 ∙
𝑗𝜔
𝜔𝑝,1

) (
1
𝑔𝑚,2

+ 𝑍𝐿2 ∙
𝑗𝜔
𝜔𝑝,2

)

𝐻2−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔) =
∆𝑉𝑄𝑜𝑢𝑡,2(𝜔)

∆𝑉𝑖𝑛(𝜔)
=

𝑍𝐿1𝑍𝐿2 {1 − 𝑗𝜔 (
1
𝜔𝑝,1

+
1
𝜔𝑝,2

) + 𝜔2
1

𝜔𝑝,1𝜔𝑝,2
}

(
1
𝑔𝑚,1

+ 𝑍𝐿1 ∙
𝑗𝜔
𝜔𝑝,1

) (
1
𝑔𝑚,2

+ 𝑍𝐿2 ∙
𝑗𝜔
𝜔𝑝,2

)

 (3-10) 

I と Q の出力比は以下のようになる。 

𝐻2−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔)

𝐻2−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔)
=

1 + 𝑗𝜔 (
1
𝜔𝑝,1

+
1
𝜔𝑝,2

) + 𝜔2
1

𝜔𝑝,1𝜔𝑝,2

1 − 𝑗𝜔 (
1
𝜔𝑝,1

+
1
𝜔𝑝,2

) + 𝜔2
1

𝜔𝑝,1𝜔𝑝,2

 (3-11) 

(3-11)式と(3-3)式を比較すると、2 段の RC-PPF 伝達関数の抵抗 R も gm-C PPF におい

て1/𝑔𝑚,𝑛に置き換えられることがわかる。ここで、 

𝜔𝑝,𝑛 =
𝑔𝑚,𝑛
𝐶𝑛

 (3-12) 

となる。𝜔𝑝 = 𝜔𝑝,1 = 𝜔𝑝,2とすると、I/Q の振幅比と位相差は以下のように計算される。 

|
𝐻2−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔)

𝐻2−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔)
| = 1, (3-13a) 

∅2−𝑠𝑡𝑔 = ∠
𝐻2−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔)

𝐻2−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔)
= tan−1

(

 
 
4𝜔
𝜔𝑝

(1 +
𝜔2

𝜔𝑝2
)

(1 −
𝜔2

𝜔𝑝
2)
2

)

 
 
. (3-13b) 

位相傾きは以下のように計算される。 

𝜕∅2−𝑠𝑡𝑔

𝜕𝜔
|
𝜔=𝜔𝑝

=
4𝜔𝑝

3 − 4𝜔2𝜔𝑝

𝜔𝑝
4 + 6𝜔2𝜔𝑝

2 + 𝜔4
|
𝜔=𝜔𝑝

= 0 (3-14) 

(3-13)式、(3-14)式より 2 段の gm-C PPF がより広帯域に I/Q の位相バランスを実現でき

ることがわかる。(3-9)式と(3-13)式を用いて計算した 1 段(N=1)と 2 段(N=2)の gm-C PPF

の I/Q 位相誤差を図 3-4 に示す。周波数はp で正規化している。I/Q 位相誤差は、VSPS の

移相誤差と振幅誤差を引き起こすため、VSPS の比帯域幅を決定する。I/Q 位相誤差と VSPS
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の比帯域幅については 3.2.2.4 節で説明する。 

 

 
図 3-2 多段の gm-C PPF 回路図 

 

 

 

 

(a)                  (b) 

図 3-3 出力負荷を伴う n 段目の gm-C PPF の(a)等価回路図、(b) 小信号等価回路図 
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図 3-4 1 段(N=1)と 2 段(N=2)の gm-C PPF の I/Q 位相誤差 
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3.2.2.2. gm-C PPF の電圧利得 

1 段の gm-C PPF に関して、角周波数𝜔𝑝,1における I/Q それぞれの伝達関数は以下のよう

に表される。 

𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔𝑝,1) =
1

1
𝑔𝑚,1𝑍𝐿1

+ 𝑗
(−1 − 𝑗), 

(3-15a) 

𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔𝑝,1) =
1

1
𝑔𝑚,1𝑍𝐿1

− 𝑗
(−1 + 𝑗). 

(3-15b) 

ここで𝑍𝐿1が純抵抗𝑅の場合、𝜔𝑝,1における電圧利得は以下のように表される。 

|𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝐼(𝜔𝑝,1)| = |𝐻1−𝑠𝑡𝑔,𝑄(𝜔𝑝,1)| =
√2

√
1

(𝑔𝑚,1𝑅)
2 + 1

 
(3-16) 

通過利得が正となる条件は以下となる。 

𝑔𝑚,1𝑅 > 1 (3-17) 

(3-16)式より、𝑔𝑚,1𝑅の値で電圧利得は変化し、𝑔𝑚,1𝑅>>1 において gm-C PPF の最大利得

は 3 dB (√2)となる。図 3-5 に、(3-16)式によって計算された 1 段 gm-C PPF のトランスコ

ンダクタンス𝑔𝑚,1に対する電圧利得依存性の例を示す。𝑅は 100Ω、300Ω、500Ωの 3 条件

で、𝑔𝑚,1は 10 mS～20 mS である。𝑔𝑚,1は、(3-12)式に示すように所望周波数と容量によっ

て決定される。より高い𝑅を使用することで、𝑔𝑚,1依存性が減少する。一方、すべてのトラ

ンジスタは飽和領域(𝑉𝐶𝐸>𝑉𝐵𝐸)で動作する必要があるため、𝑅の選択できる抵抗最大値はト

ランジスタの DC バイアス電圧によって制限される。また、過度に高い抵抗を使用すると、

後段の VGA とのインピーダンス整合が困難となる。 
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図 3-5 1 段 gm-C PPF のトランスコンダクタンスに対する電圧利得依存性の例 

 

3.2.2.3. gm-C PPF の周波数可変範囲と利得変動 

 gm-C PPF では、トランジスタのトランスコンダクタンス𝑔𝑚,𝑛を変化させることで角周波

数𝜔𝑝を制御でき、これは gm-C PPF の I/Q 誤差がゼロとなる周波数を変化させることで動作

帯域を拡張し広帯域化できることを意味する。𝑔𝑚,𝑛変化幅の最小値を𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑖𝑛、最大値を

𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥とすると、周波数可変範囲𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛.は以下のように表される。 

𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛. =
𝜔𝑝_𝑚𝑎𝑥 − 𝜔𝑝_𝑚𝑖𝑛

(𝜔𝑝_𝑚𝑎𝑥 +𝜔𝑝_𝑚𝑖𝑛)/2
=
2(𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥 − 𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑖𝑛)

𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥 + 𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑖𝑛
 (3-18) 

バイポーラトランジスタを用いた差動対の場合は、𝑔𝑚,𝑛は直流電流𝐼𝑅𝐸𝐹に変化し以下によ

うに表される。 

𝑔𝑚,𝑛 = 𝐼𝑅𝐸𝐹𝑚,𝑛/𝛼𝑉𝑡 (3-19) 

ここで𝑉𝑡は熱電圧、𝛼は半導体のプロセステクノロジーによって決まる値である。(3-18)

式、(3-19)式より、バイポーラを用いたとき周波数可変範囲𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛.は以下のようになる。 

𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛. =
2(𝐼𝑅𝐸𝐹𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥 − 𝐼𝑅𝐸𝐹𝑚,𝑛_𝑚𝑖𝑛)

𝐼𝑅𝐸𝐹𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥 + 𝐼𝑅𝐸𝐹𝑚,𝑛_𝑚𝑖𝑛
 (3-20) 

このように、gm-C PPF は直流電流を変化させることで利用可能な周波数範囲を拡張する

ことが可能となる。各トランジスタは直流バイアス電圧が𝑉𝐶𝐸>𝑉𝐵𝐸となる飽和領域での条件

で電圧設定する必要があるため、最大の設定可能な直流電流𝐼𝑅𝐸𝐹𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥は以下で表される。 
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𝐼𝑅𝐸𝐹𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥 <
𝑉𝐶𝐶 − 𝑉𝐵𝐸

𝑅
 (3-21) 

ここで負荷𝑍𝐿𝑛は純抵抗𝑅としている。(3-19)式と(3-21)式より、設定可能な最大トランス

コンダクタンス𝑔𝑚,𝑛_𝑎𝑣_maxは以下となる。 

𝑔𝑚,𝑛_𝑎𝑣_max =
𝑉𝐶𝐶 − 𝑉𝐵𝐸
𝛼𝑉𝑡𝑅

 (3-22) 

一方、設定可能な最小トランスコンダクタンス𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑖𝑛は利得変動量から決定される。(3-

16)式より、𝑔𝑚,1変化にともなう利得変動∆𝐺は以下の式で表される。 

∆𝐺 =

√2

√
1

(𝑔𝑚,1_𝑚𝑎𝑥 ∙ 𝑅)
2 + 1

√2

√
1

(𝑔𝑚,1_𝑚𝑖𝑛 ∙ 𝑅)
2 + 1

=

√
1

(𝑔𝑚,1_𝑚𝑖𝑛 ∙ 𝑅)
2 + 1

√
1

(𝑔𝑚,1_𝑚𝑎𝑥 ∙ 𝑅)
2 + 1

 (3-23) 

(3-18)式と(3-23)式より、設定可能な最大周波数範囲𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛._𝑎𝑣_𝑚𝑎𝑥は、利得変動量∆𝐺を用

いて以下のように表される。 

𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛._𝑎𝑣_𝑚𝑎𝑥 =
2(√∆𝐺2 + (∆𝐺2 − 1) ∙ 𝑔𝑚,𝑛_𝑎𝑣_max

2 ∙ 𝑅2 − 1)

√∆𝐺2 + (∆𝐺2 − 1) ∙ 𝑔𝑚,𝑛_𝑎𝑣_max
2 ∙ 𝑅2 + 1

 (3-24) 

(3-24)式より、𝑔𝑚,𝑛_𝑎𝑣_maxと負荷抵抗𝑅、利得変動量∆Gが設定可能な最大周波数範囲 

𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛._𝑎𝑣_𝑚𝑎𝑥 を 決 定 す る こ と が わ か る 。 バ イ ポ ー ラ ト ラ ン ジ ス タ を 用 い た と き の 

𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛._𝑎𝑣_𝑚𝑎𝑥は、(3-22)式と(3-24)式から以下のように計算される。 

𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛._𝑎𝑣_𝑚𝑎𝑥 =

2(√∆𝐺2 + (∆𝐺2 − 1) ∙ (
𝑉𝐶𝐶 − 𝑉𝐵𝐸

𝛼𝑉𝑡
)
2

− 1)

√∆𝐺2 + (∆𝐺2 − 1) ∙ (
𝑉𝐶𝐶 − 𝑉𝐵𝐸

𝛼𝑉𝑡
)
2

+ 1

 (3-25) 

(3-25)式より、𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛._𝑎𝑣_𝑚𝑎𝑥は電源電圧 VCC とベース端子電圧𝑉𝐵𝐸、また、半導体のプロ

セステクノロジーで決まり、より高い VCC と低い𝑉𝐵𝐸を適用することで、より広い

𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛._𝑎𝑣_𝑚𝑎𝑥を実現できる。 
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3.2.2.4. gm-C PPF を適用した移相器の移相量誤差と振幅誤差 

 gm-C PPF の I/Q 誤差𝜃𝑒による VSPS の移相量誤差𝜑𝑒𝑟𝑟,𝑖[3.16]と振幅誤差𝐴𝑒𝑟𝑟,𝑖は以下のよ

うに表される。 

𝜑𝑒𝑟𝑟,𝑖 = tan
−1 (

cos(𝜑𝑖 − 𝜃𝑒) − cos(𝜑𝑖)

sin(𝜑𝑖 − 𝜃𝑒) + cos(𝜑𝑖) cot(𝜑𝑖)
) , (3-26a) 

𝐴𝑒𝑟𝑟,𝑖 = √1 − 2 sin 𝜑𝑖 cos 𝜑𝑖 sin 𝜃𝑒 ,   𝑖 = 1 ∽ 2𝑛 . (3-26b) 

ここで、𝜑𝑖は理想移相量である。𝑚-bit 移相器における、gm-C PPF の I/Q 誤差に起因す

る RMS 移相量誤差𝜑𝑟𝑚𝑠と RMS 振幅誤差𝐴𝑟𝑚𝑠は以下のように表される。 

𝜑𝑟𝑚𝑠 = √
∑ 𝜑𝑒𝑟𝑟,𝑖

22𝑚
𝑖=0

2𝑚
, (3-27a) 

𝐴𝑟𝑚𝑠 = √
∑ 𝐴𝑒𝑟𝑟,𝑖

22𝑚
𝑖=0

2𝑚
. (3-27b) 

図 3-6 に、(3-26)式、(3-27)式を用いて計算した 1 段(N=1)、および 2 段(N=2)の gm-C 

PPF を適用した場合の 6-bit 移相器の RMS 移相量誤差𝜑𝑟𝑚𝑠と RMS 振幅誤差𝐴𝑟𝑚𝑠を示す。

周波数は𝜔𝑝で規格化している。gm-C PPF の I/Q 誤差が VSPS の一定以下の移相量誤差と振

幅誤差を実現する周波数比帯域幅 RBW を決定する。例えば、1º-rms と 0.15 dB-rms 以下の

RMS 移相量誤差、振幅誤差を実現するためには、1 段 gm-C PPF の場合の RBW1 は 9.7%と

なる。2 段 gm-C PPF を用いた場合の RBW2 は 63.9%となる。 

gm-C PPF を用いた場合、RBW に追加し 3.2.2.3 節で示した周波数可変機能によって、周波

数範囲を拡張することが可能となる。利用可能な最大周波数範囲 TBW は以下の式で表され

る。 

𝑇𝐵𝑊 = 𝑅𝐵𝑊𝑛 + 𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛. (3-28) 

必要となる瞬時周波数帯域が 9.7%で、利用可能な最大周波数範囲が 29.3 %以下の場合、

1 段 gm-C PPF が適用可能となる。一方、瞬時周波数帯域が 9.7 %を超える場合、2 段 gm-C 

PPF が必要となる。 
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図 3-6 1 段(N=1)、および 2 段(N=2)の gm-C PPF を適用した場合の 6-bit 移相器の RMS 

移相量誤差 φrms と RMS 振幅誤差 Arms  

 

3.2.2.5. gm-C PPF を適用した移相器の設計例 

 ここでは、前節までの議論から得られた VSPS における gm-C PPF と VSPS の設計例につ

いて述べる。目標性能を表 3-1 に示す。 

まず、必要となる比帯域を I/Q 誤差から決定する。振幅誤差は gm-C PPF を用いることで

自動的に満足するため、位相誤差のみに着目する。1 段、2 段を選択すると 1º-rms の移相量

誤差と 0.15 dB-rms の振幅誤差が得られる比帯域が 9.7 %、もしくは 63.9 %と自動的に決定

する。ここでは表 3-1 に示す目標性能より 1 段を選択する。容量 C とトランスコンダクタン

ス𝑔𝑚は中心角周波数𝜔𝑝と周波数可変範囲から決定する。大きな容量を選んだ場合、より高

い𝑔𝑚が必要となり、より大きな電流が必要となる。𝑔𝑚,1_𝑎𝑣_maxは半導体プロセステクノロジ

ーで選択可能な最大値が決まる。ここでは、容量値は 907 fF、𝑔𝑚,1_𝑚𝑖𝑛は 12.8 mS、𝑔𝑚,1_𝑚𝑎𝑥

は 17.2 mS とした。続いて、負荷抵抗𝑅を電圧利得𝐺と利得変動幅∆𝐺から(3-16)式と(3-23)

式を用いて決定する。ここでは 300 Ω以上の抵抗が必要となるため、472 Ωを選択する。

電圧利得と利得変動幅∆𝐺 は 2.9 dB と 0.1 dB 以下となる。最後に𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥が𝑔𝑚,𝑛_𝑎𝑣_maxより

小さいことを確認する。𝑉𝐵𝐸≒0.7 V、VCC＝2 V、𝑉𝑡＝26 mV、α=5 とすると、𝑉𝐶𝐸≧𝑉𝐵𝐸と

すると(3-22)式より𝑔𝑚,𝑛_𝑎𝑣_maxは 21.2 mS となる。𝑔𝑚,𝑛_𝑚𝑎𝑥は 17.2 mS のため 21 mS より小

さいため本値で成り立つことがわかる。最大可変周波数範囲𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛._𝑎𝑣_𝑚𝑎𝑥は、(3-24)式、もし

くは(3-25)式より 39.3%と計算される。表 3-2 に計算された定数一覧を示す。 

図 3-7 に 1 段の gm-C PPF を適用した 6-bit 移相器における𝑔𝑚を変化させたときの RMS

移相量誤差計算結果を示す。ここで、𝑔𝑚,𝑛は(3-27)式を用いて 12.8 mS～17.2 mS で変化さ

せている。角周波数は ω𝑝 = 15 ms/907 fF = 16.5 × 10
9 𝑟𝑎𝑑/𝑠（周波数に換算して2.63 𝐺𝐻𝑧）

で規格化している。𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛.は 29.3%、𝑇𝐵𝑊は(3-28)式より 29.3% + 9.7%=39.0%となる。 
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表 3-1 gm-C PPF の目標性能 

Parameters Value 

Gain >2.5 dB 

Gain variation ∆Gain <0.1 dB 

Tunable frequency range FRtun. 2.25 -3.02 GHz (29.3 %) 

Relative bandwidth of VSPS lower 

than 1º-rms and 0.15 dB-rms 
9.7 % 

VCC 2.0 V 

 

表 3-2 計算された gm-C PPF の定数 

Devices Value 

𝑅 472 ohms 

𝐶 907 fF 

𝑔𝑚,1_𝑚𝑎𝑥 17.2 mS 

𝑔𝑚,1_𝑚𝑖𝑛 12.8 mS 

 

 

 

図 3-7 1 段の gm-C PPF を適用した 6-bit 移相器における𝑔𝑚を変化させたときの RMS 移 

相量誤差計算結果 
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3.3. 試作結果 

3.3.1. 試作回路 

 前章までに説明した 1 段、および 2 段の gm-C を実装した VSPS の試作を実施した。VSPS

の回路図を図 3-8 に示す。VSPS は gm-C PPF、I/Q 経路の VGA(Q)、VGA(I)、および Digital 

Analog to Converter (DACs)からなる。入力信号は 1 段、もしくは 2 段の gm-C PPF によっ

て I/Q 信号に分配され、それぞれが I/Q の VGA によって振幅と極性が調整されたのちに

合成されることで移相信号を得る。半導体プロセステクノロジーとして 0.13 m SiGe-

BiCMOS を用いて試作した 1 段、および 2 段の gm-C を伴う 6-bit VSPS のチップ写真を図

3-9 に示す。チップサイズは、整合回路(Mat.)や配線用パッドを含めそれぞれ 1600 µm × 

1500 µm、1800 µm × 1500 µm である。1 段、2 段 gm-C PPF を伴う VSPS の電流は、電源

電圧 2 V において 8.75 mA、11.26 mA である。内訳としては、gm-C PPF 単段が 2.51 mA、

単段 VGA が 2.90 mA、DAC が 0.22 mA となる。以下、各々の個別回路を説明する。 

 

 

 

図 3-8 VSPS の回路図 
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(a) 

 

(b) 

図 3-9 6-bit VSPS チップ写真 (a)1 段 gm-C PPF、(b)２段 gm-C PPF 
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3.3.1.1. gm-C ポリフェーズフィルタ(PPF) 

図 3-10 に 1 段 gm-C PPF の実際の回路図を示す。gm-C PPF はテール電流を有する、４

つのトランジスタ M を用いた二つの差動対、4 つの負荷抵抗 R と 4 つの帰還容量 C、入力

バイアス抵抗からなる。2 段 gm-C PPF の場合、入力バイアス抵抗は初段のみの搭載である。

表 3- 3 にデバイスパラメータを示す。本値は 3.2.2.5 節で求めた値と同じである。電流𝐼𝑅𝐸𝐹1

の調整範囲は 800 µA～1200 µA であり、これはシミュレーションにて𝑔𝑚は 12.8 mS～17.2 

mS に対応することを確認している。 

 

図 3-10 1 段 gm-C PPF の実際の回路図 

 

表 3- 3 gm-C PPF のデバイスパラメータ 

Devices Parameters 

M 0.13 µm / 3 µm 

C 907 fF 

R 472 ohms 

𝑔𝑚,1_𝑚𝑎𝑥 17.2 mS (1200 µA) 

𝑔𝑚,1_𝑚𝑖𝑛 12.8 mS (800 µA) 

VCC 2 V 

 

  

VCC

IREF1/10

VIN_IP VIN_IN VIN_QP VIN_QN

VOUT

_QN

VOUT

_QP

VOUT

_IN

VOUT

_IP

R R

C
M M M M

bias bias

VBE
x10 x10

x1

IREF1 IREF1
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3.3.1.2. 可変利得増幅器(VGA) 

 図 3-11 に VGA の回路図を示す。VGA はテール電流𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑃と𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑁を有する 2 つの差

動対からなる。理想的な電圧利得は以下のように𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑃と𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑁の差分で与えられる。  

∆𝑉𝑜𝑢𝑡

∆𝑉𝑖𝑛
=
𝑍(𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑃 − 𝐼𝑅𝐸𝐹_𝑁)

𝛼𝑉𝑡
 (3-29) 

ここで、𝑉𝑡は熱電圧であり、𝛼は半導体のプロセステクノロジーによって決まる定数、𝑍は負

荷インピーダンスである。シミュレーションにより VGA の利得は約 8 dB であり、２つの

VGA を用いることでベクトル合成器として動作する[3.3]。デバイスパラメータを表 3-4 に

示す。 

 

 

図 3-11 VGA の回路図 

 

 

表 3-4  VGA のパラメータ 

Devices Parameters 

M 0.13 µm / 10 µm 

IREF_P 0 mA – 2.4 mA 

IREF_N 2.4 mA – 0 mA 

 

  

IREF_P/10

VIN_P VIN_N

IOUT_NIOUT_P

IREF_N/10
M M M M

IREF_P IREF_N

x10 x1x10x1
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3.3.1.3. Digital to Analog Converter (DAC) 

図 3-12 に DAC の回路図を示す。DAC はバイナリ型の 7-bit PMOS カレントミラーであ

る。最小 PMOS のゲート幅 W /ゲート長 L は、それぞれ 2 µm/5 µm である。 

 

 

 

図 3-12 DAC 回路図 

  

VCC

IREF_P/10IREF

C6

IREF_N/10

C5 C0 C6 C5 C0x1 x1x32x64 x1x32x64
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3.3.2. 測定結果 

ここでは 6-bit VSPS の測定結果を示す。1 段 gm-C PPF は𝜔𝑝の制御による移相量誤差の

改善の検証を目的とし、2 段 gm-C PPF はより広い周波数帯域での低移相量誤差の実証を目

的とした。本測定において、VGA(I)と VGA(Q)の制御値としては、理想値(VGA(I)：sin 𝜃、

VGA(Q)：cos𝜃)を用いた。IC の測定には GSSG プローブと 4 ポートのベクトルネットワー

クアナライザ(Keysight N5247A)を用いている。 

 

3.3.2.1. 1 段 gm-C PPF を装荷した VSPS 

図 3-13 に𝐼𝑅𝐸𝐹1を 800 µA、1000 µA、1200 µA で変化させたときの 360º 移相(5.625º ス

テップ)時の通過利得を示す。それぞれの𝐼𝑅𝐸𝐹1は、理想値としてトランスコンダクタンス𝑔𝑚

の 12.8 mS、15 mS、17.2 mS に対応し、𝑓𝑝は 2.25 GHz、2.63 GHz、3.02 GHz に対応する。

図 3-13 より𝐼𝑅𝐸𝐹1を変化させることで、通過利得の変動量が最小となる周波数が 2.34 GHz、

2.73 GHz、3.08 GHz と変化しており、𝜔𝑝,1が𝐼𝑅𝐸𝐹1の増加に対し線形に増加していることが

わかる。理想値から数%のずれが見られ、本原因はプロセスばらつきによる容量値、または

トランスコンダクタンスの絶対値ずれと推定される。図 3-14 に𝐼𝑅𝐸𝐹1を変化させたときの

平均通過利得と利得ばらつきを示す。平均通過利得は 5.625º ステップで測定したすべての

通過利得の平均値である。周波数範囲 2.2～3.2 GHz において、10.7 dB という高い通過利得

と、0.4 dB 以下の平均利得ばらつきを確認した。図 3-15 に𝐼𝑅𝐸𝐹1を 800 µA、1000 µA、1200 

µA で変化させたときの 360º 移相(5.625º ステップ)時の通過位相を示す。図 3-16 と図 3-17

に図 3-13 と図 3-15 から計算した RMS 振幅誤差と RMS 移相量誤差のシミュレーション結

果と実測結果の比較を示す。周波数は𝐼𝑅𝐸𝐹1=1000 µA の値で規格化している。図 3-16 と図

3-17 より𝐼𝑅𝐸𝐹1を変化させることで𝜔𝑝が変化し、RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差ともに𝜔𝑝

で最小となる結果が得られ、また、シミュレーション結果と実測結果はよく一致することを

確認した。𝐹𝑅𝑡𝑢𝑛.の実測値は 29.0%であり、本値は 3.2.2.5 節で求めた 29.3%よく一致するこ

とを確認した。RMS 振幅誤差 0.15 dB-rms 以下となる比帯域は 7.3%@800 µA、7.1%@1000 

µA、7.1%@1200 µA であり、RMS 移相量誤差が 1º-rms 以下となる比帯域は 10.6%@800 µA、

10.0%@1000 µA、10.4%@1200 µA と章で求めた 9.7%とほぼ同等の値が得られることを確

認した。𝑇𝐵𝑊の実測値は 29.0%+10.0%=39.0%となり、3.2.2.5 節で求めた計算値 39.0%と

一致した。振幅誤差 0.12 dB-rms と移相量誤差が 0.38º-rms 以下となる比帯域は 100 MHz

以上である。 
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(a) 

 

(b) 

 

(c) 

図 3-13 360º移相(5.625ºステップ)時の通過利得 

(a) IREF1=800 µA (b) IREF1=1000 µA (c) IREF1=1200 µA 
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図 3-14 IREF1 を変化させたときの平均通過利得と利得ばらつき 
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(a) 

  

(b) 

 

(c) 

図 3-15 360º移相(5.625ºステップ)時の通過位相 

(a) IREF1=800 µA (b) IREF1=1000 µA (c) IREF1=1200 µA. 
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図 3-16 RMS 振幅誤差のシミュレーション結果と実測結果の比較 

 

 

図 3-17 RMS 移相量誤差のシミュレーション結果と実測結果の比較 
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3.3.2.2. 2 段 gm-C PPF を装荷した VSPS 

 より広帯域での低振幅誤差、低移相量誤差を 2 段 gm-C PPF を装荷した VSPS で実現で

きることを確認する。本測定では、1 段目と 2 段目の gm-C PPF の電流𝐼𝑅𝐸𝐹1、𝐼𝑅𝐸𝐹2の双

方とも同じ値(800 µA/1000 µA/1200 µA)を用いた。図 3-18、図 3-19 に 360º 移相(5.625º ス

テップ)時の通過利得と通過位相(𝐼𝑅𝐸𝐹1= 𝐼𝑅𝐸𝐹2=1000 µA)を示す。図 3-20 に𝐼𝑅𝐸𝐹1と

𝐼𝑅𝐸𝐹2を同時に 800 µA/1000 µA/1200 µA で変化させたときの平均利得と利得ばらつき∆𝐺を

示す。周波数範囲 2.2 GHz～3.2 GHz において、13.4 dB の平均通過利得と、1.0 dB の利得

ばらつきを確認した。2 段にすることでおおよそ 3.0 dB の高利得化が得られることを確認し

た。図 3-21、図 3-22 に RMS 振幅誤差と RMS 移相量誤差のシミュレーション結果と実測

結果の比較を示す。シミュレーション結果と実測結果はよく一致していることを確認する

とともに、RMS 振幅誤差 0.15 dB-rms 以下となる比帯域は 37.0%、RMS 移相量誤差が 1º-

rms 以下となる比帯域が 52.2%と 1 段と比較し広い比帯域が得られることを確認した。これ

により、多段化による広帯域化をたやすく実現できることを確認した。振幅誤差 0.13 dB-rms

と移相量誤差が 0.52º-rms 以下となる比帯域は 500 MHz 以上である。図 3-23 に NF(Noise 

figure)の実測結果を示す。また、図 3-24 に入出力特性と IM3(Inter Modulation 3rd)の実測

結果を示す。ここで、移相量は 45ºとした。p の制御に起因する NF や IM3 の変化は 1.0 dB

以下であり、影響は軽微であることを確認した。 

 

 

 

図 3-18 360º 移相(5.625º ステップ)時の通過利得(IREF1=IREF2=1000 µA) 
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図 3-19 360º 移相(5.625º ステップ)時の通過位相(IREF1=IREF2=1000 µA) 

 

 
 

 

図 3-20 IREF1 & IREF2 を変化させたときの平均通過利得と利得ばらつき 
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図 3-21 RMS 振幅誤差のシミュレーション結果と実測結果の比較 

 

 

図 3-22 RMS 移相量誤差のシミュレーション結果と実測結果の比較 
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図 3-23 NF 実測結果 
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図 3-24 入出力特性と IM3 の実測結果(移相量：45º) 
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3.4. むすび 

本章では、AESA の広帯域化をメインターゲットとし、広帯域に低移相量誤差な移相技術

を実現するため、ベクトル合成型移相器において一般的に用いられる抵抗と容量で構成さ

れる I/Q 生成器の抵抗をトランジスタに置き換えた gm-C PPF を用いた移相器を提案した。

提案した回路において、従来の I/Q 生成器の一つである RC-PPF と等価な周波数特性が得ら

れるとともに、RC-PPF では不可能であった正の通過利得を実現する条件と、p の制御によ

る I/Q バランスの周波数調整範囲を解析的に示し、広帯域に低移相誤差な VSPS を実現する

ための設計法を明らかにした。この設計法に基づいた gm-C PPF を実装した C 帯の VSPS を

試作し、2.2～3.3 GHz という周波数帯域において 1º以下の低移相量誤差、また、22.6 mW 程

度の低消費電力で 13.4 dB 以上の高利得が実現可能なことを実証した。表 3-5 に他文献との

比較を示す。提案した移相器は、チップ外部の回路を用いない他文献と比較し、最も高い周

波数帯域/RMS 移相量誤差の値を示しており、広帯域な低移相量誤差を実証した。また、他

文献と比較しほぼ同等の消費電力でより高い通過利得を実現するとともに、同等の雑音指数

が実現できているため、本回路構成は受信機などのより低雑音性能が求められるアプリケー

ションに適していると考えられる。回路規模と消費電力の観点からは、提案手法は I/Q 生成

器にて利得を得ることができるため、従来方式において必要であった通過損失を補償する追

加の増幅器を削減でき、回路の小型化と低消費電力化にも有用であると考えられる。以上よ

り、提案する gm-C PPF が従来の I/Q 生成器の課題であった損失量と比帯域幅のトレードオフ

を解消し広帯域に低移相量誤差性能を実現できるとともに、gm-C PPF を適用した移相器の回

路構成とその設計法が AESA の広帯域化とビーム制御高精度化への有用性を示すものであ

ると言える。 
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4章 完全対称型ミクサとチューナブル LPF を用いた高精度な位相 

  検出器 

4.1. まえがき 

多数の素子アンテナからなる大規模アレーアンテナでは、各マイクロ波モジュール出力

における励振位相が、モジュールの温度や製造ばらつきによって変動しビーム特性が劣化

するという問題がある。高精度な励振位相分布を実現するためには、励振位相を高精度に管

理する必要がある。励振位相を高精度に管理するための一つの手段として、隣接モジュール

間の位相差を検出し、理想移相量からの位相設定誤差を位相制御値に反映させる手法が提

案されている[4.1]。これらの位相検出機能には 1～2º以下という誤差で隣接モジュール間

の位相を検出する機能が求められている[4.2]-[4.4]。そこで、ここでは隣接モジュール間の

位相を検出する高精度な位相検出技術を開発する。 

 本章では、高精度な位相検出技術として、完全対称型ミクサとチューナブル LPF を用い

た 45º移相器を適用した位相検出器の回路構成と設計法を提案する。完全対称型ミクサを用

いることで位相検出誤差が入力電圧に依存しないことに着目し、電圧利得に周波数依存性

を有するチューナブルデバイスを 45º移相器に適用することで低い位相検出誤差を実現す

る。提案する位相検出器を、3.0 GHz～10.5 GHz の周波数範囲で試作した結果について述

べ、本回路構成と設計法の有効性を示す。 

  



61 

 

4.2. 位相検出器の回路構成と設計法 

4.2.1. 従来回路の問題点 

位相検出器として、ミクサベースの回路[4.5]-[4.12]、90º ハイブリッドを使用した方法

[4.13]、ディジタルによるもの[4.14]、ダイレクト RF サンプリングを使用した I/Q 検出器

[4.15]、MEMS(Micro Electro Mechanical Systems)によるもの[4.16][4.17]、非線形伝送線

路を用いたもの[4.18]など、さまざまな種類の構成が提案されている。その中で、ミクサベ

ースの位相検出器は、低い位相検出誤差と小型な面積を実現でき、また、差動構成をとるこ

とで温度に対する検出精度の変動を抑制できるため、AESA のビームフォーミング IC など

で広く使用されている回路構成の一つである[4.8]。一方、ミクサベースの位相検出器は入

力信号を乗算することによって位相差を直流電圧に変換するため、位相検出範囲が 180ºに

限られる[4.10]。そこで、ミクサを二つ配置し、一方の入力に 90º移相器を配置することで、

入力される信号の位相差𝜃に対し、sin 𝜃とcos𝜃の直交成分を得る同相位相検出器と直交位相

検出器を二つ用いて 360ºの検出範囲を得ている[4.19]-[4.21]。一方、一般的に 90º移相器は

90ºカプラや𝜆/4線路が必要となるためチップサイズが大きくなり、周波数によっては、

AESA のアンテナピッチ(半波長）に実装できなくなるという問題がある[4.22]-[4.25]。そ

のため、これらの方式は回路サイズが十分小さくなるミリ波の範囲で適用されている

[4.26]-[4.28]。また、一方の入力のみ 90º移相器を設置するため振幅不均衡が生じ、位相検

出誤差が低下するという問題ある。これは同相位相検出器と直交位相検出器の検出電圧の

比の逆正接によって位相差を求めることに起因する。例えば、同相位相検出器と直交位相検

出器の間の電圧振幅差が 0.86 dB を超えると、位相検出誤差が 2.0º-rms (最大誤差 2.8º)を

超える[4.21]。90º移相器設置による振幅誤差の発生を原理的に解消するため、完全対称型

ミクサと伝送線路を用いた 45º移相器の組み合わせによる回路構成も提案されている

[4.29][4.30]。必要となる移相量が 45º(𝜆/8)のための伝送線路の長さが𝜆/4の半分で実現す

ることが可能となり、より小面積での実現が可能だが、𝜆/8の伝送線路も周波数帯によって

は大きな面積を必要とする。また、電気長で長さが決まるため 45º移相器として動作する周

波数が限られており、広帯域に高精度な位相検出が難しいという問題がある。 
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4.2.2. 提案する回路構成と動作原理・設計法 

4.2.2.1. 動作原理 

図 4-1 に提案する位相検出器の構成を示す。位相検出器は、完全対称型ミクサとして機能

する 2 つのギルバートセルと、ミクサの出力の加減算回路として機能する電流合成器

(Current Synthesizer)、および移相量𝜑を持つ移相器で構成される。完全対称型ミクサは、

𝐼𝑁1と𝐼𝑁2の構成が等しいため、２つの入力端子は等しい入力インピーダンスとなる[4.29]。

移相器は下側の入力端子のみに配置される。入力差動信号 𝐼𝑁1 +、𝐼𝑁1 − および 𝐼𝑁2 +、

𝐼𝑁2 −は次のように表される。 

{

𝐼𝑁1+= cos(𝜔𝑡)               
 𝐼𝑁1−= −cos(𝜔𝑡)            
𝐼𝑁2+= Xcos(𝜔𝑡 + 𝜙)    
𝐼𝑁2−= −Xcos (𝜔𝑡 + 𝜙)

 (4-1) 

ここで、𝜙は𝐼𝑁1と𝐼𝑁2の位相差、Xは𝐼𝑁1と𝐼𝑁2の振幅比である。トランジスタ M1～M8 の

出力電流𝐼1～𝐼8は次式で表される。 

{
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 𝐼1 =∑𝑔𝑛(cos(𝜔𝑡) − ABXcos(𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑))

𝑛

∞

𝑛=1

   𝐼2 =∑𝑔𝑛(−cos(𝜔𝑡) − ABXcos(𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑))
𝑛

∞

𝑛=1

   𝐼3 =∑𝑔𝑛(−cos(𝜔𝑡) + ABXcos(𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑))
𝑛

∞

𝑛=1

𝐼4 =∑𝑔𝑛(cos(𝜔𝑡) + ABXcos(𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑))
𝑛

∞

𝑛=1

𝐼5 =∑𝑔𝑛(Xcos(𝜔𝑡 + 𝜙) − ABcos(𝜔𝑡 + 𝜑))
𝑛

∞

𝑛=1

   𝐼6 =∑𝑔𝑛(−Xcos(𝜔𝑡 + 𝜙) − ABcos(𝜔𝑡 + 𝜑))
𝑛

∞

𝑛=1

   𝐼7 =∑𝑔𝑛(−Xcos(𝜔𝑡 + 𝜙) + ABcos(𝜔𝑡 + 𝜑))
𝑛

∞

𝑛=1

𝐼8 =∑𝑔𝑛(Xcos(𝜔𝑡 + 𝜙) + ABcos(𝜔𝑡 + 𝜑))
𝑛

∞

𝑛=1

 (4-2) 

ここで、𝑔𝑛は𝐼𝑁1と𝐼𝑁2の𝑛次高調波に対する M1～M8 の相互コンダクタンスであり、𝑛は

整数である。𝐴は M9～M12 の電圧利得、𝐵は移相器の電圧利得である。差動成分を考えると

（例えば、𝐼1 − 𝐼2など）、奇数次（𝑛=1,3,5…）の項はキャンセルされるため、偶数次（𝑛 

=2,4,6,…）のみを考慮する。また、２次の成分が支配的とすると、(4-2)式は次のようにな
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る。 

{
 
 
 
 

 
 
 
 
   𝐼1 = −2𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜔𝑡) ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑)

𝐼2 = 2𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜔𝑡) ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑)

   𝐼3 = −2𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜔𝑡) ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑)

𝐼4 = 2𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜔𝑡) ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑)

   𝐼5 = −2𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜙) ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜑)

𝐼6 = 2𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜙) ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜑)

   𝐼7 = −2𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜙) ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜑)

𝐼8 = 2𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜙) ∙ cos(𝜔𝑡 + 𝜑)

 (4-3) 

電流合成器は、2 つのギルバートセルからの出力電流を(4-4)式のように合成し、𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐴、

𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐴、𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵、𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵の 4 つの電流を出力する。 

{
 

 
𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐴 = 𝐼1 + 𝐼3 + 𝐼5 + 𝐼7
𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐴 = 𝐼2 + 𝐼4 + 𝐼6 + 𝐼8
𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵 = 𝐼1 + 𝐼3 + 𝐼6 + 𝐼8
 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵 = 𝐼2 + 𝐼4 + 𝐼5 + 𝐼7  

 (4-4) 

𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵と𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵の電流合成方法について、移相量jがゼロの場合、差動出力電流𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵 −

𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵は打ち消され０となるが、移相量jが０でない場合のみ乗算器として機能する。(4-3)

式と(4-4)式から、差動出力電流 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐴 − 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐴は次のように表される。 

𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐴 − 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁𝐴 = −8𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2{cos(2𝜔𝑡 + 𝜙 + 𝜑) + cos(𝜑) ∙ cos(𝜙)}

≈ −8𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ cos(𝜑) ∙ cos(𝜙) 
(4-5) 

ここで、図 4-1 に示すように出力に設置された Output LPF によって 2 次高調波が抑制

されるとしている。(4-5)式より、本回路は入力信号の位相差の余弦に比例する直交 

(cos𝜙)位相検出器であることを意味する。同様に差動出力電流𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵 − 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵も計算でき、

以下のように表される。 

𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵 − 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵 = −8𝐴𝐵𝑋 ∙ 𝑔2 ∙ sin(𝜑) ∙ sin(𝜙) (4-6) 

(4-6)式は、出力電流が位相差の正弦に比例する同相(sin𝜙)位相検出器を実現できること

を示している。𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵 − 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵については、直流成分のみが残存し、高調波抑圧が不要な

ため出力端子の LPF は不要となる。検出される位相差𝜙𝑑は次のように表される。 

𝜙𝑑 = tan
−1 (

𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵 − 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵
𝐼𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐴 − 𝐼𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐴

) ≈ tan−1(tan𝜑 ∙ tan𝜙) (4-7) 

(4-7)式より、本位相検出器が 360º の検出範囲を持ち、また、検出位相差𝜙𝑑は、トランジ

スタの電圧利得𝐴、移相器の電圧利得𝐵、および𝐼𝑁1と𝐼𝑁2の振幅比𝑋に依存しないことがわ
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かる。移相量𝜑が 45º の場合、検出位相差𝜙𝑑は以下となる。 

𝜙𝑑 = tan
−1(tan 𝜙) (4-8) 

位相検出誤差は、移相量𝜑の 45º(𝜋/8)からの差分𝛽によって発生する。位相差𝜙𝑛に対する

位相検出誤差𝜙_𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑛は、以下のように表される。 

𝜙_𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑛 = tan−1(tan(𝜋/8 + 𝛽) ∙ tan 𝜙𝑛) − tan
−1(tan 𝜙𝑛) (4-9) 

RMS 位相検出誤差𝜙_𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑟𝑚𝑠は、次のように計算できる。 

𝜙_𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑟𝑚𝑠 = √
1

𝑛
∑(𝜙_𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑖)

2

𝑛

𝑖=1

 (4-10) 

 

 

図 4-1 提案する位相検出器の構成 
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4.2.2.2. チューナブルフィルタによる位相検出の高精度化 

4.2.2.1 節での解析により、位相検出誤差は、移相器の移相量𝜑の 45º(𝜋/8)からの差分𝛽の

みによって生ずることが分かった。必要な周波数帯域で高精度な位相検出を実現するため

には、所望帯域で高精度な 45º移相器が必要となる。45º移相器には、RC や LC を用いたも

の、オールパス型、実時間遅延型や反射型など様々なものが提案されている。小さな回路面

積を実現するため、ここではインダクタを使用しない RC を用いた一次遅れ系フィルタを

適用する。1 次遅れ系の LPF と HPF の伝達関数𝑇1𝐿𝑃𝐹、 𝑇1_𝐻𝑃𝐹はそれぞれ以下のように表さ

れる。 

𝑇1_𝐿𝑃𝐹 =
𝐾

𝑗𝜔𝜏 + 1
, 𝑇1_𝐻𝑃𝐹 =

𝑗𝜔𝜏 ∙ 𝐾

𝑗𝜔𝜏 + 1
 (4-11) 

ここで、𝐾は電圧利得であり、受動素子の場合 1 となる。𝜏は時定数である。電圧利得と通

過位相は以下のように表される。 

{
 
 
 

 
 
 |𝑇1𝐿𝑃𝐹| =

1

(𝜔𝜏)2 + 1
√1 + (𝜔𝜏)2

𝜑𝑇1𝐿𝑃𝐹
= tan−1(−𝜔𝜏)                   

|𝑇1𝐿𝑃𝐹| =
1

(𝜔𝜏)2 + 1
√1 + (𝜔𝜏)2

𝜑𝑇1𝐻𝑃𝐹
= 𝑡𝑎𝑛−1 (

1

𝜔𝜏
)                     

 (4-12) 

通過位相|𝜑𝑇1_𝐿𝑃𝐹|、|𝜑𝑇1_𝐻𝑃𝐹|が 45º となる条件は(4-13)式で表される。 

𝜔𝜏 = 1 (4-13) 

この条件において、LPF と HPF の電圧利得|𝑇1_𝐿𝑃𝐹|、|𝑇1_𝐻𝑃𝐹|は1/√2となる。つまり LPF、

HPF ともに 3 dB カットオフ周波数において 45º移相器として機能する。HPF は２つの容量が

必要となるのに対し、LPF は一つの容量で構成できるため、より小さい面積で実現できる。

移相量 45º(𝜋/8)からの位相設定誤差𝛽は以下のように表される。 

𝛽 = tan−1(−𝜔𝜏) +𝜋/8 (4-14) 

RMS 位相検出誤差と比帯域は(4-9)式、(4-10)式、(4-14)式から計算できる。図 4-2 に 1 次

LPF を用いた場合の設定位相誤差𝛽と RMS 位相検出誤差𝜙_𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑟𝑚𝑠の計算結果を示す。こ

こで、周波数は LPF の 3 dB カットオフ周波数で規格化している。図 4-3 に図 4-2 から求め

た RMS 位相検出誤差と実現可能な比帯域 RBW の計算結果を示す。図 4-3 より一定の位相

検出誤差となる比帯域 RBW と位相検出誤差はトレードオフの関係であることがわかる。位
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相検出誤差 2.0º-rms 以下の場合、RBW は 20.4%となり、位相検出誤差 5.0º-rms 以下の場

合、RBW は 50.5%となる。 

 より広帯域での低い位相検出誤差を実現するためには 45º移相器の広帯域化が必要である。

高次の LPF/HPF は位相の傾きがより急峻となるため適さない。そこで、チューナブル LPF

を適用した広帯域な位相検出器を提案する。図 4-4 にバラクタと抵抗を用いたチューナブル

LPF による完全差動 45º 移相器の回路構成を示す。小面積であるとともに、チューナブル

LPF のカットオフ周波数を変えることで広帯域に低位相検出誤差を実現する。等価回路の

𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡)と𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡)は非線形容量とコンダクタンスである。𝑅𝑠、𝐿𝑠、𝐶𝑠は寄生抵抗と寄生インダ

クタ、寄生容量である[4.31]。LPF の伝達関数 T1_tun は以下のように表される。 

𝑇1_𝑡𝑢𝑛 =
(𝑅𝑠 + 𝑗𝜔𝐿𝑠)(𝑗𝜔(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 𝐶𝑠) + 𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡)) + 1

(2𝑅 + 𝑅𝑠 + 𝑗𝜔𝐿𝑠)(𝑗𝜔(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 𝐶𝑠) + 𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡)) + 1
 (4-15) 

𝑅𝑠と𝐿𝑠がゼロとみなせる場合、T1_tun は以下となる。 

𝑇1_𝑡𝑢𝑛 =
1

2𝑅(𝑗𝜔(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 𝐶𝑠) + 𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡)) + 1
 (4-16) 

電圧利得と通過位相は以下のように表される。 

|𝑇1_𝑡𝑢𝑛| =
1

√(2𝑅𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 1)2 + 4(𝜔(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 𝐶𝑠)𝑅)2
, (4-17a) 

𝜑𝑇1_𝑡𝑢𝑛 = tan
−1 (

−2𝜔(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 𝐶𝑠)𝑅

2𝑅𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 1
). (4-17b) 

移相量が 45º となる角周波数条件は以下となる。 

𝜔 =
2𝑅𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 1

2(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 𝐶𝑠)𝑅
 (4-18) 

電圧利得𝐵は以下となる。 

𝐵 ≡ |𝑇1_𝑡𝑢𝑛|𝜔=𝜔𝑝
=

1

√2(2𝑅𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡) + 1)
 (4-19) 

電圧利得𝐵は𝑅と𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡)によって決まる。図 4-5 に移相量を 45ºに固定したときの LPFの

𝐵と𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡)の周波数特性シミュレーション結果を示す。ここでアノード幅と長はそれぞれ 4 

m と 22 m であり、また、本数は 22 である。𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡)は周波数依存性を有するため、𝐵は周
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波数に応じて変化し、本シミュレーションでは 4.2 GHz～9.8 GHz の周波数範囲においてお

およそ 1.3 dB ほど変化することがわかる。本利得変化は、従来手法では 3º-rms の位相検出

誤差となる。一方、4.2.2.1 節での解析により、完全対称型ミクサを用いる位相検出器にお

いて、位相検出誤差は 45º 移相器の電圧利得に依存しないため、通過振幅特性に周波数特性

を有するチューナブル LPF を適用でき、広帯域に低位相検出誤差を実現することが可能と

なる。チューナブル LPF による帯域の調整幅(TBW)は、バラクタの最小制御電圧𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑖𝑛と

最大制御電圧𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑎𝑥を用いて次のように表される。 

𝑇𝐵𝑊 = 2

1 −
(2𝑅𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑖𝑛) + 1)(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑎𝑥) + 𝐶𝑠)

(2𝑅𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑎𝑥) + 1)(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑖𝑛) + 𝐶𝑠)

1 +
(2𝑅𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑖𝑛) + 1)(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑎𝑥) + 𝐶𝑠)

(2𝑅𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑎𝑥) + 1)(𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡_𝑚𝑖𝑛) + 𝐶𝑠)

 (4-20) 

提案する位相検出器の動作周波数帯域幅は、TBW と RBW を合計した動作帯域幅を実現す

ることが可能となる。 

 

 

 

図 4-2 1 次 LPF を用いた場合の位相設定誤差と RMS 位相検出誤差の計算結果 
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図 4-3 RMS 位相検出誤差と実現可能な比帯域 RBW の計算結果 

 

 

 

図 4-4 バラクタと抵抗を用いたチューナブル LPF による完全差動 45º 移相器の回路構成 
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図 4-5 移相量を 45ºに固定したときの LPF の B と G(VCNT)の周波数特性シミュレ 
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4.3. 試作結果 

4.3.1. 試作回路 

 前章までに説明した位相検出器の試作結果について述べる。提案する位相検出器の詳細

回路構成を図 4-6 に示す。抵抗器とバラクタで構成するチューナブル LPF は、ギルバート

セルの下段入力端子に配置される。電流シンセサイザ(Current synthesizer)は、ミラー比 1

の PMOS カレントミラー回路を用いた。位相検出器のパラメータを表 4-1 に示す。バラク

タ電圧𝑉𝑐𝑛𝑡の範囲が 0𝑉～2.5𝑉の場合、静電容量𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡)はシミュレーションにより 88 fF～

371 fF の範囲となる。45º移相器の 3 dB カットオフ周波数は、(4-18)式より 4.2 GHz～9.8 

GHz となる。𝑇𝐵𝑊は(4-20)式から 79.9％と計算される。この見積もりでは、寄生容量𝐶𝑠は

回路シミュレーションから得られた 78 fF としている。図 4-7 に 0.13 m SiGe-BiCMOS プ

ロセスを用いて試作した位相検出器のチップ写真を示す。位相検出器のコア回路のサイズ

は 300 µm × 330 µm である。 

 

 

図 4-6 提案する位相検出器の詳細回路構成 
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表 4-1 位相検出器のパラメータ 

Parameter Value 

M1–M8 L/W 0.12 µm / 2.5 µm 

M9–M12 L/W 0.12 µm / 5 µm 

Varactor capacitance 𝐶(𝑉𝑐𝑛𝑡) 88–371 fF 

Varactor conductance 𝐺(𝑉𝑐𝑛𝑡) 1.78–0.13 mS 

Resistance R 49.5 Ω 

3 dB cutoff frequency of 45ºphase shifter 9.8–4.2 GHz(TBW=79.9%) 

 

 

図 4-7 試作した位相検出器のチップ写真 
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4.3.2. 測定結果 

図 4-8 に測定系を示す。GSSG の RF プローブ(probe)を用いて図 4-7 に示すチップに直

接コンタクトして測定を実施した。10 MHz の参照信号で同期した２つの SG1、SG2 から出

力される CW 信号をカプラで取り出しネットワークアナライザー(NA)で二つの位相差をモ

ニタする。また、それぞれ同じ型番のバラン(Balan)と、RF プローブを介してチップに入力

した。SG1から出力される信号に対し、移相差𝜙と振幅比𝑋を PC から GPIB(General Purpose 

Interface Bus)を介して SG2 から出力される信号に印加する。初期位相差はプローブ端で校

正を実施している。出力直流信号(𝑉𝑂𝑈𝑇_𝐴、𝑉𝑂𝑈𝑇_𝐵)はディジタルマルチメータによって測定

した。 

 𝑉𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐴 − 𝑉𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐴および𝑉𝑂𝑈𝑇𝑃_𝐵 − 𝑉𝑂𝑈𝑇𝑁_𝐵の出力電圧測定結果をそれぞれ図4-9 (a)、(b)

に示す。ここで、45º移相器の𝑉𝑐𝑛𝑡は 1.25 V としており、本値は 7.62 GHz での移相量が 45

ºとなる値である。図 4-10 に図 4-9 の結果と(4-7)式を用いて計算した検出位相差測定結果

を示す。図 4-11 に(4-9)式を用いて計算した位相検出誤差測定結果を示す。図 4-12 に(4-10)

式を用いて計算した RMS 位相検出誤差の周波数特性測定結果を示す。周波数は 45º移相器

である LPF(𝑉𝑐𝑛𝑡=1.25 V)の 3 dB カットオフ周波数(7.62 GHz)で規格化している。図 4-12

より、計算結果とシミュレーション結果、および測定結果はよく一致していることがわかる。

一方、低周波において計算結果のみ、シミュレーション結果と測定結果に対し差分がある。

本原因は位相検出器の上段の差動対に設けた DC カット容量が低周波数において十分大き

な値となっておらず通過位相が変化しているためと考えられる。提案する位相検出器で位

相検出誤差が 2º以下となる RBW が 22.4%以上得られることを確認し、本値は 4.2 節で求

めた 20.4%とよく一致していることを確認した。図 4-13 に𝑋を-5 dB～+5 dB で変化させた

ときの RMS 位相検出誤差の振幅依存性測定結果(𝑉𝑐𝑛𝑡 =1.25 V)を示す。図 4-13 より提案す

る位相検出器は 10 dB の振幅の差分に対し概ね一定の RMS 位相検出誤差で動作すること

ができることを確認し、入力信号振幅差による検出精度への影響が軽微な位相検出器とし

て動作することを実証した。図 4-14 に𝑉𝑐𝑛𝑡を 0～2.5 V(0.625 V ステップ)で変化させた時の

RMS 位相検出誤差の周波数依存性測定結果を示す。TBW は 4.0 GHz～9.75 GHz、83.6%

得られ、4.3.1 節で求めた 79.9%とほぼ一致することを確認した。RMS 位相検出誤差が 2º

以下となる動作周波数が 3.0 GHz～10.5 GHz と、111.1%得られることを確認した。表 4-3

に他文献の位相検出器との比較を示す。提案する位相器は、360ºの位相検出範囲を有する位

相検出器において、ミリ波帯のものも含めほぼ同等の面積にて、最も広帯域かつ高精度な位

相検出動作を実現した。 
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図 4-8 測定系 

 

表 4-2 測定条件 

項目 値 

電源電圧 2.5 V 
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測定周波数 3–11 GHz (0.5 GHz step) 

入力電力 -20 dBm 

位相差 -180º – +180º 
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(a) 

 

(b) 

図 4-9 出力電圧測定結果(VCNT=1.25 V) 
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図 4-10 検出位相差 測定結果(VCNT=1.25 V) 

 

 

図 4-11 位相検出誤差 測定結果(VCNT=1.25 V) 
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図 4-12 RMS 位相検出誤差の周波数特性 測定結果(VCNT=1.25 V) 

 

 

 

 

図 4-13 RMS 位相検出誤差の振幅依存性 測定結果(VCNT=1.25 V) 
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図 4-14 VCNT を 0～2.5V(0.625V ステップ)で変化させた時の RMS 位相検出誤差 

の周波数依存性測定結果 

 

 

表 4-3 他文献の位相検出器との比較 

 

*1 写真からの見積もり *2 位相検出器のみ *3 90º線路を含めない値 
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4.4. むすび 

AESA のビーム制御高精度化をメインターゲットとし、隣接するモジュール間の位相を検出す

る高精度な位相検出技術として、完全対称型ミクサとチューナブル LPF を用いた高精度な位

相検出器の回路構成と設計法を提案した。完全対称型ミクサによる位相検出特性が 45º 移相

器の利得によらないことに着目し、チューナブル LPF を適用することで低い位相検出誤差を

実現できることを示した。開発した設計式に基づき C-X 帯で動作する位相検出器を試作し、

3.0 GHz～10.5 GHz の周波数範囲において位相検出誤差 2º 以下を実証した。提案する位相検

出器は、360ºの位相検出範囲を有する既発表の位相検出器と比較し、最も広帯域かつ高精度

な位相検出動作を実現し、本回路が AESA のマイクロ波モジュール間での位相差検出の高精

度化、さらにはビーム制御高精度化に有効であることを示した。 
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5章 バラクタによる位相補償を適用した高精度な可変利得移相器 

5.1. まえがき 

3 章にて高精度なビーム制御機能を実現するために必要となるベクトル合成型移相器

VSPS[5.1]-[5.10]の広帯域化、高精度化について述べた。一方、所望方向以外の放射による

干渉・妨害を防ぐため低サイドローブなビームの実現も重要となる[5.2][5.11]-[5.15]。マイ

クロ波モジュール内に移相器ともに可変利得増幅器を備えることにより、各素子アンテナ

の励振振幅を精度よく変化させることで励振振幅分布を最適化し、低サイドローブなビー

ム性能を得ることが可能となるが、移相器に加えて可変利得増幅器を設置する必要がある

ため、実装面積サイズと消費電力が増加する[5.16]-[5.20]。AESA を構成する素子アンテナ

間の距離は半波長が基本となるため、特にミリ波以上の高周波帯において小型な実装技術

が必要となる。例えば 30 GHz では半波長は 5 mm となり、25 mm2 以下という限られた面

積に移相機能と可変利得機能の２つを実装する必要がある。移相機能と可変利得機能を同

一回路で実装する可変利得移相器 VGPS[5.21]-[5.25]によって小型化が可能だが、利得制御

に伴って通過位相が変化し移相量誤差の劣化要因となる。そこで、本章ではバラクタによる

位相補償を適用した高精度な可変利得移相器を提案する。利得制御時の入力容量変化によ

って通過位相特性が変化することに着目し、移相機能と可変利得機能を一つの回路で搭載

した上で、入力段にチューナブルデバイスであるバラクタを搭載し、制御時において入力容

量を一定に維持することにより、低い移相量誤差を実現する回路構成と設計法を提案する。

提案する可変利得増幅器を Ka 帯で試作し、本回路構成と設計法の有効性を示す。 
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5.2. 可変利得移相器の回路構成と設計法 

5.2.1. 従来回路の問題点 

VSPS をベースとした VGPS は I/Q 生成器、I/Q それぞれの可変利得増幅器 VGA からな

るが、VGA の利得制御によって通過位相が変化し、VGPS の移相量、振幅誤差の劣化要因

となることが知られている[5.24]-[5.26]。そこで、バラクタや電流注入型のデバイスを出力

端子に設置し[5.24][5.27][5.28]、事前に VGA の特性を測定し look-up tables (LUTs)で補

正データを取得し校正する方式が提案されている[5.29]-[5.32]。この方式では、高精度な通

過位相特性が得られるものの、LUTs や補正テーブルのメモリー、ディジタル回路による複

雑な処理によって回路面積と消費電力が増加するという問題がある。 

 

5.2.2. 提案する回路構成と動作原理・設計法 

5.2.2.1. 回路構成 

図 5-1 に提案する VGPS の回路構成を示す。VGPS は I/Q 生成器、I/Q それぞれの可変

利得増幅器(I/Q-VGA)、電流 DAC(Digital to Analog Converter)、２つの電圧 DAC からな

る。I/Q-VGA はそれぞれ 2 つの振幅制御機能を有しており、そのうち一つは、位相制御に

使用され電流 DAC によって制御される。もう一つは、振幅制御に使用され電圧 DAC によ

って制御される。さらにもう一つの電圧 DAC によって、入力に装荷されたバラクタ電圧を

印加し位相補償を行う。 

図 5-2 に提案する VGA の回路構成を示す。VGA はエミッタ接地段にベース接地段を縦

積みしたカスコードの回路構成をとる。エミッタ接地段の𝐼𝑅𝐸𝐹𝑃/𝐼𝑅𝐸𝐹𝑁を変化させること

で位相を制御し、ベース接地段の𝐶𝑁𝑇𝑃/𝐶𝑁𝑇𝑁を制御することで振幅を制御する。このよう

に２つは独立して制御可能な構成である。エミッタ接地段において利得𝐺𝑉𝐺𝐴_𝐶𝐸は Q1/Q4 と

Q2/Q3 のエミッタ電流の差を用いて以下のように表される。 

𝐺𝑉𝐺𝐴_𝐶𝐸 = 𝐼𝑃 − 𝐼𝑁 ∝ 𝐼𝑅𝐸𝐹𝑃 − 𝐼𝑅𝐸𝐹𝑁 (5-1) 

ここで、IPと INは合計値が一定となるようにしており、以下の式で表される。 

𝐼𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 = 𝐼𝑃 + 𝐼𝑁 ∝ 𝐼𝑅𝐸𝐹𝑃 + 𝐼𝑅𝐸𝐹𝑁 (5-2) 

ベース接地段の利得は Q5/Q8と Q6/Q7のベース電圧の差分である𝑉𝑐を用いて以下のように

表される。 

𝐺𝑉𝐺𝐴_𝐶𝐵 =
exp(

𝑉𝑐
𝑉𝑡
)

exp (
𝑉𝑐
𝑉𝑡
) + 1

 (5-3) 

ここで 𝑉𝑡は熱電圧(≒26 mV@300 K)を表す。𝑉𝑐 = 0のとき、(5-3)式より利得は最大利
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得に対し 1/2 (-6 dB)となり、利得が小さい場合𝑉𝑐に対し線形に変化する。ベース接地段は

広い可変範囲と高分解能を両立することができ VGPS において広いダイナミックレンジと

高い分解能の振幅調整機能を実現することが可能となる。𝐼𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙を一定とすることで、エミ

ッタ接地段の利得状態に対し独立して振幅を設定することが可能となる。 

 

 

図 5-1 提案する VGPS の回路構成 
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図 5-2 提案する VGA の回路構成 

  

OUTP

OUTN

CNTP

CNTN

VCC

IN
 

IREFN

IP

 
IREFP

IP

 
IREFP

IN

 
IREFN

VC

Itotal Itotal

Q1 Q2 Q3 Q4

Q5 Q6 Q7 Q8

Common-base stage

 for amplitude 

control

Common-emitter stage

 for phase control

Cvar Cvar

VCNT



87 

 

5.2.2.2. 振幅制御に伴う VGA の位相・振幅ばらつき 

VGPS において、移相量設定に応じて I/Q VGA の振幅を変化させる。エミッタ接地によ

る VGA は 4 つのトランジスタで構成できるため、寄生容量が小さく高周波動作に適してい

る[5.5][5.7][5.19][5.33]。しかし、振幅制御に伴う I/Q VGA の入力インピーダンス変化に

よって移相特性が劣化することが知られている[5.10][5.19][5.24][5.26]。バイポーラトラ

ンジスタを用いた VGA において、ベース～エミッタ間の寄生容量はコレクタ電流によって

変化する。図 5-3 にバイポーラトランジスタの等価回路図と、トランジスタサイズ 0.12 µm/4 

µm における寄生容量のコレクタ電流依存性のシミュレーション結果を示す。並列容量𝐶𝜋は

コレクタ電流に応じて 13.7～36.5 fF まで変化することがわかる。本容量変化は、VGA の通

過位相変動を引き起こし、本通過位相変動は VGPS の移相量誤差の要因となる。 

VGA の通過位相変動を抑えるため、図 5-2 に示すように入力差動端子間にバラクタを装

荷した位相補償を提案する。図 5-4 にエミッタ接地 VGA の小信号等価回路を示す。VGA

の入力インピーダンスを計算する。ここで VGA の入力信号を差動(𝑣𝑥𝑝 = −𝑣𝑥𝑛)と仮定する。

𝑉𝑖𝑛と𝑉𝑠の関係は以下の式で与えられる。 

𝑉𝑖𝑛 =
𝑍𝑑𝑖𝑓𝑓(𝐼𝑝, 𝐼𝑛)

𝑍𝑑𝑖𝑓𝑓(𝐼𝑝, 𝐼𝑛) + 𝑍𝑠
𝑉𝑠 (5-4) 

差動入力インピーダンスは以下のように与えられる。 

𝑍𝑑𝑖𝑓𝑓(𝐼𝑝, 𝐼𝑛, 𝑉𝑣𝑎𝑟) ≈
2

(
2
𝑟𝜋
+ 𝑗𝜔 (𝐶𝜋(𝐼𝑝) + 𝐶𝜋(𝐼𝑛) + 2𝐶𝜇 + 𝐶𝑣𝑎𝑟(𝑉𝑣𝑎𝑟)))

 
(5-5) 

ここで、ベースーコレクタ間の容量は等しいと仮定している(𝐶𝜇 = 𝐶𝜇𝑝 ≈ 𝐶𝜇𝑛)。𝑉𝑣𝑎𝑟はバラ

クタの制御電圧である。入力容量変動を∆𝐶𝑖𝑛、ベースーエミッタ間容量変動を∆𝐶𝜋、バラク

タ容量変動を∆𝐶𝑣𝑎𝑟とそれぞれ定義する。それぞれの容量の関係は以下で表すことができる。 

{

𝐶𝜋(𝐼𝑝) + 𝐶𝜋(𝐼𝑛) = ∆𝐶𝜋(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|) + 𝐶𝜋0         

𝐶𝑣𝑎𝑟(𝑉𝑣𝑎𝑟) = ∆𝐶𝑣𝑎𝑟(𝑉𝑣𝑎𝑟) + 𝐶𝑣𝑎𝑟0
∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|, 𝑉𝑣𝑎𝑟) = ∆𝐶𝜋(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|) + ∆𝐶𝑣𝑎𝑟(𝑉𝑣𝑎𝑟) 

 (5-6) 

ここで、𝐶𝜋0は初期バイアス電流𝐼𝑝0 − 𝐼𝑛0における容量値、また、∆𝐶𝜋(|𝐼𝑝0 − 𝐼𝑛0|)は０であ

る。𝐶𝑣𝑎𝑟0は初期制御電圧における容量値である。(5-5)式、(5-6)式より差動入力インピーダ

ンスは、(5-7)式で表される。 
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𝑍𝑑𝑖𝑓𝑓(𝐼𝑝, 𝐼𝑛, 𝑉𝑣𝑎𝑟) ≈ 2/(
2

𝑟𝜋
+ 𝑗𝜔(𝐶𝜋0 + 𝐶𝑣𝑎𝑟0 + 2𝐶𝜇 + ∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|, 𝑉𝑣𝑎𝑟))) (5-7) 

インピーダンス整合後の信号源インピーダンス𝑍𝑠は以下で表される。 

𝑍𝑠 =
2

(
2
𝑟𝜋
− 𝑗𝜔(𝐶𝜋0 + 𝐶𝑣𝑎𝑟0 + 2𝐶𝜇)))

 
(5-8) 

VGA の通過利得𝐺(𝐼𝑝 − 𝐼𝑛, 𝑉𝑣𝑎𝑟)は以下となる。 

𝐺(𝐼𝑝 − 𝐼𝑛, 𝑉𝑣𝑎𝑟) = 𝐺0 ∙
2/𝑟𝜋−𝑗𝜔(𝐶𝜋0+𝐶𝑣𝑎𝑟0+2𝐶𝜇)

4/𝑟𝜋+𝑗𝜔∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝−𝐼𝑛|,𝑉𝑣𝑎𝑟)
,  𝐺0 =

−2𝑍(𝑔𝑚𝑝−𝑔𝑚𝑛)

1+2𝑗𝜔𝐶𝑢𝑍
. (5-9) 

振幅制御に伴うコレクタ電流制御により入力容量変化∆𝐶𝑖𝑛は変化する。∆𝐶𝑖𝑛に対する通過

振幅変動|∆𝐺|、および通過位相変動∆𝜑の変化は(5-9)式を用いて以下のように表される。 

∆𝐺 =
𝐺(𝐼𝑝 − 𝐼𝑛, 𝑉𝑣𝑎𝑟)

𝐺(𝐼𝑝0 − 𝐼𝑛0, 0)
=

4
𝑟𝜋

4
𝑟𝜋
+ 𝑗𝜔∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|, 𝑉𝑣𝑎𝑟)

, (5-10a) 

|∆𝐺| =
(
4
𝑟𝜋
)

√(
4
𝑟𝜋
)
2

+ (𝜔∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|, 𝑉𝑣𝑎𝑟))
2

, 
(5-10b) 

∆𝜑 = − tan−1
𝜔∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|, 𝑉𝑣𝑎𝑟)𝑟𝜋

4
. (5-10c) 

(5-10)式より、|∆𝐺|は𝜔∆𝐶𝑖𝑛と4/𝑟𝜋の比で決まり、(4/𝑟𝜋)
2 ≫ (𝜔∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|, 𝑉𝑣𝑎𝑟))

2
となる

条件において∆𝐶𝑖𝑛の影響は小さくなる。例えば、𝑟𝜋と ∆𝐶𝑖𝑛は 540 Ω と 6.5 fF とする。30 GHz

において、(4/𝑟𝜋)
2は 5.5×10-5 となり(𝜔∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|, 𝑉𝑣𝑎𝑟))

2
の1.5 × 10−6に対し 10 倍以上と

なる。本条件において(5-10b)式より、|∆𝐺|は 1.3% (0.12 dB)となり容量変化による通過振幅

への影響は小さいことがわかる。一方、(5-10c)式より∆𝜑は𝜔∆𝐶𝑖𝑛、および𝑟𝜋の逆正接に比例

する。例えば、𝑟𝜋と∆𝐶𝑖𝑛が通過振幅を計算した条件と同じのとき(𝑟𝜋=540 Ω, ∆𝐶𝑖𝑛 =6.5 fF)、

∆𝜑は 30 GHz で凡そ 4.7º となる。上記議論より、VGA の通過位相変動∆𝜑は(4/𝑟𝜋)
2 ≫

 (𝜔∆𝐶𝑖𝑛(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|, 𝑉𝑣𝑎𝑟))
2
において数º以上の影響となることが分かる。 

バラクタ電圧を(5-11)式で示す逆関数∆𝐶𝑣𝑎𝑟
−1 で制御することで、全ての振幅状態で通過位

相変動∆𝜑をゼロとすることが可能となる。 
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𝑉𝑣𝑎𝑟 = ∆𝐶𝑣𝑎𝑟
−1 (−∆𝐶𝜋(|𝐼𝑝 − 𝐼𝑛|)) (5-11) 

一方、通常バラクタは電圧に対し非線形の容量変化を示すことが多いため、逆関数での制御

の場合、制御が複雑となり IC 内のメモリーや制御回路によるチップ面積増加となる。そこ

で、ここでは I/Q-VGA の入力端子のバラクタ電圧を I/Q-VGA 振幅制御であるコレクタ

電流の差分𝐼𝑝 − 𝐼𝑛に対してバラクタ電圧を線形に制御することで、I/Q-VGA の入力容量を

補償する方式を提案する。入力容量のコレクタ電流依存性はシミュレーションで求めるこ

とが可能である。図 5-1 の構成にて𝐼𝑝 − 𝐼𝑛を変化させたときのバラクタによる補正ありとな

しの時の入力容量のコレクタ電流依存性シミュレーション結果を図 5-5 に示す。ここでバ

ラクタのアノード幅と長は 1 µm と 15 µm でありバラクタ電圧は𝐼𝑝 − 𝐼𝑛に対し線形に与え

ている。補償なしの場合(w/o comp.)、バラクタは一定の値をとり入力容量は𝐼𝑝 − 𝐼𝑛の値に

応じて 98.3 fF～104.8 fF で変動する。一方、補償ありの場合(w/ comp.)、バラクタは𝐼𝑝 − 𝐼𝑛

の値に応じて変化し入力容量の変動幅は 96.4 fF～99.3 fF となる。初期状態(𝐼𝑝 − 𝐼𝑛 =±1、

入力容量値=98.3 fF)に対する容量値の最大変化は、補償なしの場合の 6.5 fF に対し、補償

ありの場合 1.9 fF まで改善されることを確認し、提案する手法にて 4.6 fF の入力容量変化

の改善を確認した。求めた入力容量変化と(5-10)式を用いて、通過位相変動および通過振幅

変動のコレクタ電流依存性計算結果を図 5-6 に示す。本計算では、図 5-5 と同様のバラクタ

容量制御を適用している。また、𝑟𝜋は回路シミュレーションから求めた 540 Ωを用いている。

図 5-6 より、補償なしとありの場合で通過位相変動はそれぞれ 4.7º、1.4º、通過振幅変動は

それぞれ 0.12 dB、0.01 dB となる。提案するバラクタによる位相補償を適用することでそ

れぞれ 3.3º、0.11 dB 改善されることを確認した。 

 

 

図 5-3 バイポーラトランジスタの等価回路図（左）、トランジスタサイズ 0.12 µm/4 µm 

における寄生容量のコレクタ電流依存性（右） 
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図 5-4 エミッタ接地 VGA の小信号等価回路 

 

 

 

図 5-5 入力容量のコレクタ電流依存性 シミュレーション結果 
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図 5-6 通過位相変動および通過振幅変動のコレクタ電流依存性計算結果 

 

5.2.2.3. VGA の通過位相・振幅ばらつきによる VGPS の移相量・振幅誤差 

5.2.2.2 で求めた入力容量変化による VGA の通過位相変動と通過振幅変動による VGPS

の移相量誤差𝜑𝑒𝑟𝑟,𝑖、振幅誤差𝐴𝑒𝑟𝑟,𝑖は以下のように表される。 

{
 
 

 
 𝜑𝑒𝑟𝑟,𝑖 = tan

−1 (
𝑌𝑖
𝑋𝑖
) − 𝜑𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙,𝑖

𝐴𝑒𝑟𝑟,𝑖 =
√𝑋𝑖

2 + 𝑌𝑖
2

𝐴𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙,𝑖
                   

, (5-12a) 

{
𝑌𝑖 = (cos𝜑𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙,𝑖 + ∆𝐺𝐼,𝑖) sin ∆𝜑𝐼,𝑖 + (sin𝜑𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙,𝑖 + ∆𝐺𝑄,𝑖) cos∆𝜑𝑄,𝑖

𝑋𝑖 = (cos𝜑𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙,𝑖 + ∆𝐺𝐼,𝑖) cos∆𝜑𝐼,𝑖 − (sin𝜑𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙,𝑖 + ∆𝐺𝑄,𝑖) sin ∆𝜑𝑄,𝑖
. (5-12b) 

ここで、𝜑𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙,𝑖、𝐴𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙,𝑖は理想の移相量、振幅量となる。(5-12)式を用いて VGPS の移相

量誤差、振幅誤差を計算することが可能となる。VGPS の移相量誤差と振幅誤差の計算結果

を図 5-7 に示す。本計算では 6-bit の理想の利得設定(I-VGA にはsin 𝜃、Q-VGA にはcos𝜃)

を I/Q-VGA の IREFP/IREFN に与えており、本結果には量子化誤差が含まれている。バラ

クタによる位相補償を適用することで、最大振幅誤差は 0.51 dB から 0.38 dB に、最大移相

量誤差は 2.99º から 1.55º に改善することを確認し、それぞれ 0.13 dB、1.44º 改善すること

を確認した。VGPS の移相量誤差𝜑𝑒𝑟𝑟,𝑖、振幅誤差𝐴𝑒𝑟𝑟,𝑖から以下の式を用いて RMS 移相量

誤差𝜑𝑟𝑚𝑠と RMS 振幅誤差𝐴𝑟𝑚𝑠を求めることが可能となる。 
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{
 
 

 
 
𝜑𝑟𝑚𝑠 = √

∑ 𝜑𝑒𝑟𝑟,𝑖
22𝑚

𝑖=1

2𝑚

𝐴𝑟𝑚𝑠 = √
∑ 𝐴𝑒𝑟𝑟,𝑖

22𝑚
𝑖=1

2𝑚

 (5-13) 

(5-10)式、(5-12)式、(5-13)式を用いて計算した、入力容量変動∆𝐶𝑖𝑛に伴う RMS 振幅誤

差、RMS 移相量誤差の計算結果を図 5-8 に示す。補償なしの時の入力容量変動∆𝐶𝑖𝑛=6.5 fF

となり、RMS 振幅誤差 0.25 dB、RMS 移相量誤差 1.10º となる。一方、補償ありの場合の

入力容量変動∆𝐶𝑖𝑛=1.9 fF となり、RMS 振幅誤差 0.15 dB、RMS 移相量誤差 0.60º となる。

提案手法により、RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差はそれぞれ 0.15 dB、0.60º 改善できる。

なお、図 5-8 において入力容量変動∆𝐶𝑖𝑛が 0 の場合に、RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差が

０となっていない要因は、I/Q VGA の設定値を 6-bit としたことに起因する量子化誤差に

よるものである。 

上記議論より、I/Q-VGA の入力端子のバラクタ電圧を I/Q-VGA 振幅制御値に対して

線形に制御する位相補償を適用することで、I/Q-VGA の通過位相変動を低減できることを

示した。これにより、提案する方式によって、VGPS の低移相量誤差と低振幅誤差を実現で

きることを示した。 
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(a) 

  

(b) 

図 5-7  VGPS の(a)移相量誤差と(b)振幅誤差の計算結果 
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図 5-8 入力容量変動に伴う RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差 計算結果 
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5.3. 試作結果 

5.3.1. 試作回路 

図 5-2 に示した VGPS の試作を行った。表 5-1 に、VGA と VGPS のデバイスパラメータ

を示す。図 5-9 に I/Q 生成器の回路構成を示す。I/Q 生成器は 2 段の RC PPF を用いた。

抵抗 R は 50 Ω、静電容量 C は 106 fF であり、30 GHz が中心周波数である。図 5-10 に

DAC の回路構成を示す。 

図 5-10(a)に振幅制御用 9 ビット DAC の回路構成を示す。バイナリ型の NMOS カレン

トミラー、NPN トランジスタ Q9 および Q10、および抵抗 Rp で構成される。CNT_P と 

CNT_N の差である Vc は約±0.2 V である。(5-1)式より、振幅制御 DAC のビット数は 9 

(>0.4 V/ΔV_c:1.5 mV=266)とした。これにより、可変範囲 Vc 内で 0.5 dB ステップの振幅

分解能が実現可能となる。NMOS のゲート長 L/ゲート幅 W は 3 µm/2.4 µm である。 

図 5-10(b)に位相制御用 7 ビット DAC の回路構成を示す。DAC は、バイナリ型の PMOS 

カレントミラーで構成され、PMOS の L/W は 2 µm/2 µm である。この DAC は、VGA 振

幅分解能と、量子化誤差による VGPS の RMS 移相量誤差、および振幅誤差を決定する。6 

ビットの量子化誤差を考慮したうえで 0.37º 以下の RMS 移相量誤差と 0.03 dB 以下の RMS 

振幅誤差を実現するため、DAC のビット数は少なくとも 6 ビットである必要がある。極性

反転用の 1 ビットを追加し、DAC ビットの合計は 7 ビットとした。 

位相補償用 10 ビット DAC の回路構成を図 5-10(c)に示す。位相補償 DAC は、容量によ

って設定される量子化誤差の影響を回避するため、位相制御 DAC と同様の分解能を必要と

する。5.2.2.2 節で示したバラクタでは、27～34.5 fF が 0 V～0.5 V の制御電圧範囲に対応

する。よって、必要な電圧分解能は 3.9 mV(=0.5 V/2^7bit)となる。電源電圧(2.5 V)分割型

DAC のため、分解能は 10 ビット(>2.5 V/3.9 mV=640)となる。DAC は、Rail-to-Rail 出力

に対応可能な R-2R ラダー抵抗で構成し R は 10 kΩ とした。 

図 5-11 に 130 nm SiGe BiCMOS プロセスを用いて試作した IC のチップ写真を示す。チ

ップサイズは 1150 µm × 1600 µm であり、回路のアクティブエリアは 0.31 mm2 である。 
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表 5-1 VGA と VGPS のデバイスパラメータ 

Parameter Value 

Q1–Q4 0.12 µm / 4 µm 

Q5–Q8 0.12 µm / 12 µm 

Itotal 2 mA 

L 512 pH 

Cvar 
27–34 fF 

(Anode length: 1 µm, anode width: 15 µm) 

 

 

 

図 5-9 I/Q 生成器の回路構成 
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(a) 

 

 

(b) 

 

 

(c) 

図 5-10 DAC の回路構成: (a) 振幅制御用 9 ビット DAC、(b) 位相制御用 7 ビット 

DAC、(c) 位相補償用 10 ビット DAC 
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図 5-11 試作した IC のチップ写真 
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5.3.2. 測定結果 

図 5-12 に測定系を示す。GSGSG プローブを設置したプローバーステーションと、4 ポー

ト VNA (Keysight N5247A)を用いて測定を実施した。位相制御用 7 ビット DAC に対し、

理想の振幅制御コード(I-VGA にsin 𝜃、Q-VGA にcos𝜃)を PC から与え測定を行った。バラ

クタ電圧は、図 5-5 と同様に𝐼𝑝 − 𝐼𝑛の差分に対して線形となるように制御をしたもの(提案

手法)と、一定となるように制御したもの(提案手法を用いない場合)の比較を行った。電源電

圧は 2.5V、電流は 11.0 mA であり、消費電力は 27.5 mW である。 

図 5-13 に最大利得(A<8:0>=0)における 0～360º範囲で、5.625ºステップ(6-bit)で移相量

を変化させたときの通過利得と通過位相測定結果を示す。所望の移相機能が得られ、平均通

過利得は-1.3 dB である事を確認した。図 5-14 に 30 GHz での最大利得設定における 0～

360º 範囲で、5.625º ステップで移相量を変化せたときの振幅誤差、移相量誤差測定結果を

示す。提案手法ありの場合となしの場合における最大振幅誤差の測定値は、それぞれ 0.40 

dB、0.48 dB であり、シミュレーション値のそれぞれ 0.31 dB、0.40 dB に対し概ね一致す

ることを確認した。また、最大移相量誤差の測定値はそれぞれ 1.95º、4.62º であり、シミュ

レーション値はそれぞれ 1.73º、4.57º と概ね一致することを確認した。さらに、これらの結

果は 5.2 節で論じた計算値(提案手法：0.38 dB/1.55º、提案手法を用いない場合：0.51 

dB/2.99º)と概ね一致することを確認した。 

図 5-15 に最大利得における RMS 振幅誤差と RMS 移相量誤差の測定結果とシミュレー

ション結果の比較を示す。提案手法ありの場合の RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差の測定

値は 30 GHz においてそれぞれ 0.16 dB、0.56º であったのに対し、提案手法なしの場合の

RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差の測定値は 30 GHz においてそれぞれ 0.22 dB、1.32º で

あった。提案手法により、それぞれ 0.06 dB、0.76ºの改善を確認した。これらの結果は、5.2

節で論じた計算値(提案手法：0.15 dB/0.60º、提案手法を用いない場合：0.25 dB/1.10º)と

概ね一致することを確認した。28-32 GHz における RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差の最

大値は 0.19 dB、0.71º である。 

図 5-16 に可変利得特性測定結果を示す。図 5-16(a)は通過利得であり、図 5-16(b)は 30 

GHz における制御コード A<8:0>に対する減衰量である。利得の可変範囲は 40 dB 以上、分

解能は 27 dB まで 0.5 dB で制御可能なことを確認した。 

図 5-17 に 23 dB 減衰設定(A<8:0>=365)における 0～360º範囲で、5.625ºステップで移相

量を変化させたときの測定結果を示す。図 5-17 (a)は通過利得、図 5-17(b)は通過位相を示

し、所望の移相機能と 30 GHz において-24.3 dB の通過利得が得られることを確認した。図

5-18(a)に 23 dB 減衰設定における 0～360º範囲で、5.625ºステップで移相量を変化させた

とき RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差を示す。RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差の測定値

は 30 GHz においてそれぞれ 0.12 dB と 0.65º であった。また、28-32 GHz 範囲において、

RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差が 0.19 dB、0.75º 以下である。 

図 5-19(a)、(b)に、30 GHz における可変利得器の減衰量に対する RMS 振幅誤差、RMS
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移相量誤差をそれぞれ示す。RMS 振幅誤差、RMS 移相量誤差は 23 dB の可変利得範囲にお

いてそれぞれ 0.16 dB、0.65º 以下である事を確認した。表 5-2 に VGPS の測定結果まとめ

と他文献との比較を示す。本結果は VGPS において最も低い RMS 移相量誤差を実現して

おり高精度な可変利得移相器を実証した。また、校正機能を有する VSPS(PS with on/off 

chip calibration) に対しても小さい面積と低い消費電力で同等の低移相量誤差を実現でき

ることを確認し、本回路構成と設計法の有用性を示した。 

 

 

図 5-12 測定系 

  

DUT

Network Analyzer

(Keysight N5247A)

Port1

Port3 Port4

Port2

GSGSG

probe

Voltage Supply

2.5V

IN

Serial

Interface 

PC

DC BLOCK

(Anritsu V261)

DC BLOCK

(Anritsu V261)

OUT

DC BLOCK

(Anritsu V261)

DC BLOCK

(Anritsu V261)

GSGSG

probe



101 

 

 
(a) 

 
(b) 

図 5-13 最大利得における 0～360º範囲で、5.625ºステップで移相量を変化させたときの 

測定結果 (a) 通過利得、(b) 通過位相 
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(a) 

 
(b) 

図 5-14 30GHz での最大利得設定における 0～360º範囲で、5.625ºステップで移相量を 

変化せたときの測定結果 (a) 振幅誤差、(b) 移相量誤差  
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(a) 

 
(b) 

図 5-15 最大利得における RMS 振幅誤差と RMS 移相量誤差の測定結果とシミュレーシ 

ョン結果の比較 (a) RMS 振幅誤差、(b) RMS 移相量誤差  
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(a) 

 
(b) 

図 5-16 可変利得特性測定結果 (a) 通過利得、(b) 30GHz における制御コードに対する 

減衰量 
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(a) 

 
(b) 

図 5-17 23dB 減衰設定における 0～360º範囲で、5.625ºステップで移相量を変化させた 

ときの測定結果 (a) 通過利得、(b) 通過位相  
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(a) 

 
(b) 

図 5-18 23dB 減衰設定における 0～360º範囲で、5.625ºステップで移相量を変化させた 

ときの測定結果 (a) RMS 振幅誤差、(b) RMS 移相量誤差 
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(a) 

 
(b) 

図 5-19 30GHz における可変利得器の減衰量に対する測定結果 (a) RMS 振幅誤差、 

(b) RMS 移相量誤差 
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5.4. むすび 

本章では、AESA の低サイドローブ化のため、マイクロ波の振幅制御を小型に実装する技

術開発として、移相機能と可変利得機能を同一回路で実装する可変利得移相器に着目し、低

移相量誤差を保ちつつ可変利得機能と移相機能を同一回路で実現する小型な移相・可変利

得技術として、バラクタによる位相補償を適用した可変利得移相器について述べた。I/Q 

VGA の入力容量がコレクタ電流によって変化することに起因する通過位相変化に対し、入

力端子にバラクタを装荷し入力容量を一定に維持する位相補償を適用することにより、I/Q 

VGA の通過位相変化を低減し、VGPS として低い移相量誤差と振幅誤差を実現する。 

提案する位相補償を装荷した Ka 帯 VGPS を、130 nm SiGe BiCMOS プロセスを用いて

試作し、補償技術を使用しない場合と比較して RMS 振幅誤差と RMS 移相量誤差が 0.06 

dB、および 0.76º 改善されたことを確認した。VGPS は、28～32 GHz の周波数範囲、23 dB

の利得制御範囲で、それぞれ 0.19 dB 未満と 0.75º 未満の RMS 振幅誤差と RMS 移相量誤

差を達成し、既存 VGPS において最も低い移相量誤差の実証を確認した。校正機能を有す

る VSPS に対しても小さい面積と低い消費電力で同等の低移相量誤差を実現できることを

確認し、本回路構成と設計法の有効性を確認した。本結果は、提案するバラクタによる位相

補償を適用した可変利得移相器が、振幅制御の小型な実装、また、AESA の低サイドローブ

化に対し有用であることを示すものである。 

  



110 

 

5.5. 参考文献 

[5.1] B. Sadhu, et al., "7.2 A 28GHz 32-element phased-array transceiver IC with 

concurrent Dual polarized beams and 1.4º beam-steering resolution for 5G 

communication," 2017 IEEE International Solid-State Circuits Conference (ISSCC), 

pp. 128-129, 2017, doi: 10.1109/ISSCC.2017.7870294 

[5.2] J. D. Dunworth et al., "A 28GHz bulk-CMOS Dual-polarization phased-array 

transceiver with 24 channels for 5G user and basestation equipment," 2018 IEEE 

International Solid-State Circuits Conference (ISSCC), pp. 70-72, 2018 doi: 

10.1109/ISSCC.2018.8310188. 

[5.3] I. Kalyoncua. Burak, M. Kaynak, and Y. Gurbuz, “A 26-GHz vector modulator in 

130-nm SiGe BiCMOS achieving monotonic 10-b phase resolution without 

calibration,” 2019 IEEE Radio Frequency Integrated Circuits Symposium (RFIC), 

pp. 75-78, 2019, doi: 10.1109/RFIC.2019.8701733. 

[5.4] J. S. Park and H. Wang, “A K-band 5-bit digital linear phase rotator with folded 

transformer based ultra-compact Quadrature generation,” 2014 IEEE Radio 

Frequency Integrated Circuits Symposium, pp. 75-78, 2014, doi: 

10.1109/RFIC.2014.6851662. 

[5.5] Y. -T. Chang, W. -Y. Wang, and H. -C. Lu, “A 19 GHz vector-sum phase shifter 

using active current-mode coupler and bi-phase modulator for satellite 

communication,” 2020 IEEE Asia-Pacific Microwave Conference (APMC), pp. 988-

990, 2020, doi: 10.1109/APMC47863.2020.9331435. 

[5.6] A. Hirai, T. Fujiwara, M. Tsuru, K. Mori, and M. Shimozawa, “Vector-sum phase 

shifter using a tunable active gm-C polyphase filter,” IEEE Trans. Microw. Theory 

Techn., vol. 68, no. 10, pp. 4091-4102, 2020, doi: 10.1109/TMTT.2020.2991738. 

[5.7] Y. Li et al., “A 32-40 GHz 7-bit CMOS phase shifter with 0.38dB/1.6º RMS 

magnitude/phase errors for phased array systems,” 2020 IEEE Radio Frequency 

Integrated Circuits Symposium (RFIC), pp. 319-322, 2020, doi: 

10.1109/RFIC49505.2020.9218318. 

[5.8] A. Franzese, M. H. Eissa, D. Kissinger, and A. Malignaggi, “Vector modulator phase 

shifters in 130-nm SiGe BiCMOS technology for 5G applications,” 2021 IEEE Radio 

and Wireless Symposium (RWS), pp. 64-66, 2021, doi: 

10.1109/RWS50353.2021.9360395. 

[5.9] W. Gao and D. Zhao, “K-band 360ºpassive vector modulator phase shifter with 

coupled line Quadrature coupler and passive transistor array,” 2021 IEEE MTT-S 

International Wireless Symposium (IWS), pp. 1-3, 2021, doi: 



111 

 

10.1109/IWS52775.2021.9499549. 

[5.10] C. -N. Chen et al., "38-GHz phased array transmitter and receiver based on scalable 

phased array modules with endfire antenna arrays for 5G MMW data links," IEEE 

Trans. Microw. Theory Techn., vol. 69, no. 1, pp. 980-999, 2021, doi: 

10.1109/TMTT.2020.3035091.K 

[5.11] K. Tang, et al., "A 4TX/4RX pulsed chirping phased-array radar transceiver in 65-

nm CMOS for X-band synthetic aperture radar application," IEEE J. Solid-State 

Circuits, vol. 55, no. 11, pp. 2970-2983, 2020, doi: 10.1109/JSSC.2020.3005809. 

[5.12] K. Kibaroglu, M. Sayginer, and G. M. Rebeiz, “A low-cost scalable 32-element 28-

GHz phased array transceiver for 5G communication links based on a 2×2 

beamformer flip-chip unit cell,” IEEE J. Solid-State Circuits, vol. 53, no. 5, pp. 1260-

1274, 2018, doi: 10.1109/JSSC.2018.2791481. 

[5.13] W. Zhu, et al., “A 21 to 30-GHz merged digital-controlled high resolution phase 

shifter-programmable gain amplifier with orthogonal phase and gain control for 5-

G phase array application,” 2019 IEEE Radio Frequency Integrated Circuits 

Symposium (RFIC), pp. 67-70, 2019 doi: 10.1109/RFIC.2019.8701785. 

[5.14] B. Yang, Z. Yu, R. Zhang, J. Zhouand W. Hong, "Local oscillator phase shifting and 

harmonic mixing-based high-precision phased array for 5G millimeter-wave 

communications," IEEE Trans. Microw. Theory Techn., vol. 67, no. 7, pp. 3162-

3173, 2019, doi: 10.1109/TMTT.2019.2899598. 

[5.15] Y. Wang et al., "A 39-GHz 64-element phased-array transceiver with built-in phase 

and amplitude calibrations for large-array 5G NR in 65-nm CMOS," IEEE J. Solid-

State Circuits, vol. 55, no. 5, pp. 1249-1269, 2020, doi: 10.1109/JSSC.2020.2980509. 

[5.16] W. Zhu et al., "A 24–28-GHz four-element phased-array transceiver front end with 

21.1%/16.6% transmitter peak/OP1dB PAE and subº phase resolution supporting 

2.4 Gb/s in 256-QAM for 5-G communications," IEEE Trans. Microw. Theory 

Techn., vol. 69, no. 6, pp. 2854-2869, 2021, doi: 10.1109/TMTT.2021.3071600. 

[5.17] X. Luo et al., "A scalable Ka-band 1024-element transmit Dual-circularly-polarized 

planar phased array for SATCOM application," IEEE Access, vol. 8, pp. 156084-

156095, 2020, doi: 10.1109/ACCESS.2020.3019174 

[5.18] S. R. Boroujeni, et al., "A high-efficiency 27–30-GHz 130-nm Bi-CMOS transmitter 

front end for SATCOM phased arrays," IEEE Trans. Microw. Theory Techn., vol. 

69, no. 11, pp. 4977-4985, 2021, doi: 10.1109/TMTT.2021.3103975. 

[5.19] G. Gültepe, T. Kanar, S. Zihir, and G. M. Rebeiz, "A 1024-element Ku-band 

SATCOM phased-array transmitter with 45-dBW single-polarization EIRP," IEEE 

Trans. Microw. Theory Techn., vol. 69, no. 9, pp. 4157-4168, Sept. 2021, doi: 



112 

 

10.1109/TMTT.2021.3075678. 

[5.20] Q. Zhang, C. Zhao, Y. Yu, H. Liu, Y. Wu and K. Kang, “A Ka-band CMOS variable 

gain amplifier with high gain resolution and low phase variation,” 2020 IEEE Asia-

Pacific Microwave Conference (APMC), pp. 275-277, 2020, doi: 

10.1109/APMC47863.2020.9331365. 

[5.21] S. Lee, J. Park, and S. Hong, "A Ka-band phase-compensated variable-gain CMOS 

low-noise amplifier," IEEE Microw. Wirel. Compon. Lett., vol. 29, no. 2, pp. 131-

133, 2019, doi: 10.1109/LMWC.2018.2887335. 

[5.22] J. Park, G. Jeong, and S. Hong, "A Ka-band variable-gain phase shifter with multiple 

vector generators," IEEE Trans. Circuits Syst. II: Express Br., vol. 68, no. 6, pp. 

1798-1802, 2021, doi: 10.1109/TCSII.2020.3046523. 

[5.23] S. Wang, J. Park, and S. Hong, "A K-band variable-gain phase shifter based on 

Gilbert-cell vector synthesizer with RC–RL poly-phase filter," IEEE Microw. Wirel. 

Compon. Lett., vol. 31, no. 4, pp. 393-396, 2021, doi: 

10.1109/LMWC.2021.3056881. 

[5.24] J. Jang, B. Kim, C. -Y. Kim, and S. Hong, "79-GHz Digital Attenuator-Based 

Variable-Gain Vector-Sum Phase Shifter With High Linearity," in IEEE Microw. 

Wirel. Compon. Lett., vol. 28, no. 8, pp. 693-695,2018, doi: 

10.1109/LMWC.2018.2702688. 

[5.25] J. Park, S. Lee, D. Lee, and S. Hong, “9.8 A 28GHz 20.3%-transmitter-efficiency 

1.5º-phase-error beamforming front-end IC with embedded switches and Dual-

vector variable-gain phase shifters,” 2019 IEEE International Solid-State Circuits 

Conference (ISSCC), pp. 176-178, 2019, doi: 10.1109/ISSCC.2019.8662512. 

[5.26] D. Siao, J. Kao, and H. Wang, "A 60 GHz low phase variation variable gain amplifier 

in 65 nm CMOS," IEEE Microw. Wirel. Compon. Lett., vol. 24, no. 7, pp. 457-459, 

2014, doi: 10.1109/LMWC.2014.2316253. 

[5.27] W. Yamamoto et al., "A 28GHz 4-channel transmit/receive RF core-chip with 

highly-accurate phase shifter for high SHF wide-band massive MIMO in 5G," 2018 

Asia-Pacific Microwave Conference (APMC), pp. 753-755, 2018, doi: 

10.23919/APMC.2018.8617329. 

[5.28] Y. Kim and Y. Kwon, "A 60 GHz Cascode Variable-Gain Low-Noise Amplifier With 

Phase Compensation in a 0.13 um CMOS Technology," in IEEE Microwave and 

Wireless Components Letters, vol. 22, no. 7, pp. 372-374, July 2012, doi: 

10.1109/LMWC.2012.2199975. 

[5.29] K. -Y. Kao, D. -R. Lu, J. -C. Kao and K. -Y. Lin, "A 60 GHz variable-gain low-noise 

amplifier with low phase variation," 2016 IEEE International Symposium on Radio-



113 

 

Frequency Integration Technology (RFIT), Taipei, Taiwan, 2016, pp. 1-3, doi: 

10.1109/RFIT.2016.7578185. 

[5.30] I. Kalyoncu, E. Ozeren, A. Burak, O. Ceylan and Y. Gurbuz, "A Phase-Calibration 

Method for Vector-Sum Phase Shifters Using a Self-Generated LUT," in IEEE 

Transactions on Circuits and Systems I: Regular Papers, vol. 66, no. 4, pp. 1632-

1642, April 2019, doi: 10.1109/TCSI.2018.2885172. 

[5.31] T. Maruyama, K. Tsutsumi, E. Taniguchi and M. Shimozawa, "1.4 deg.-rms 6-bit 

vector-sum phase shifter calibrating I-Q generator error by VGA for high SHF wide-

band massive MIMO in 5G," 2016 Asia-Pacific Microwave Conference (APMC), 

New Delhi, India, 2016, pp. 1-4, doi: 10.1109/APMC.2016.7931448. 

[5.32] J. Zhou, H. J. Qian and X. Luo, "High-Resolution Wideband Vector-Sum Digital 

Phase Shifter With On-Chip Phase Linearity Enhancement Technology," in IEEE 

Transactions on Circuits and Systems I: Regular Papers, vol. 68, no. 6, pp. 2457-

2469, June 2021, doi: 10.1109/TCSI.2021.3063274. 

[5.33] I. Kalyoncu, E. Ozeren, A. Burak, O. Ceylan and Y. Gurbuz, "A Phase-Calibration 

Method for Vector-Sum Phase Shifters Using a Self-Generated LUT," in IEEE 

Transactions on Circuits and Systems I: Regular Papers, vol. 66, no. 4, pp. 1632-

1642, April 2019, doi: 10.1109/TCSI.2018.2885172. 

  



114 

 

6章 結論 

本論文は、高性能な AESA 用マイクロ波モジュールを実現するために必要なマイクロ波

制御回路の高性能化を目的として、以下の要素技術について行った研究成果をまとめたも

のである。 

 

[1] 広帯域な移相技術 

[2] 高精度な位相検出技術 

[3] 高精度な可変利得移相技術 

 

第 1 章では、AESA 用マイクロ波制御回路の高性能化の必要性について述べ、従来のマイ

クロ波制御回路の課題を示し、本研究の意義を明らかにした。 

第２章では、マイクロ波の位相制御、振幅制御に関わるマイクロ波制御回路の原理を述べ

た。 

第 3 章～第５章は、上記[1]～[3]の技術に対応し、実施した研究結果について述べた。第

3 章では、AESA の広帯域化をメインターゲットとして、[1]広帯域な移相技術の研究結果

について述べた。広帯域に低移相量誤差を実現する移相器として、ベクトル合成型移相器

VSPS において一般的に用いられていた、抵抗と容量で構成される I/Q 生成器 RC-PPF の

抵抗をトランジスタに置き換えた「gm-C ポリフェーズフィルタを用いた広帯域な移相器」

を提案した。提案した回路において、従来の RC-PPF と等価な周波数特性が得られるととも

に、RC-PPF では不可能であった正の通過振幅を実現する条件と、𝜔𝑝制御による I/Q バラン

スの周波数調整範囲を解析的に示し、広帯域に低移相量誤差な VSPS を実現するための設計

法を明らかにした。設計手法に基づいた gm-C PPF を実装した C 帯の VSPS を試作し、2.2

～3.3 GHz において 1º以下の低移相量誤差、また、22.6 mW という低い消費電力で 13.4 dB

以上の高利得が実現可能なことを実証し、設計手法の妥当性を確認した。提案した移相器は、

他文献と比較し最も広帯域な低移相量誤差性能を実証し、本移相器の回路構成と設計法が広

帯域な移相技術、また、AESA の広帯域化に対し有用であることを示した。 

第 4 章では、AESA のビーム制御高精度化をメインターゲットとし、[2]高精度な位相検出

技術の研究成果について述べた。高精度な位相検出技術として、「完全対称型ミクサとチュ

ーナブル LPF を用いた高精度な位相検出器」を提案した。完全対称型ミクサによる位相検

出特性が 45º 移相器の利得によらないことを定式的に示し、チューナブル LPF を適用するこ

とで低位相検出誤差を実現できる回路構成と設計法を述べた。C-X 帯で動作する位相検出器

を試作し、3.0 GHz～10.5 GHz の周波数範囲において位相検出誤差 2º 以下を実証した。提案

する位相検出器は、360ºの位相検出範囲を有する既発表の位相検出器と比較し、最も広帯域

かつ高精度な位相検出動作を実現し、本回路構成と設計法が AESA のマイクロ波モジュール
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における位相検出技術の高精度化、また AESA のビーム制御高精度化に有効であることを示

した。 

第 5 章では、AESA の低サイドローブ化をメインターゲットとして、振幅制御を小型に実

装するための技術として、[3]高精度な可変利得移相技術の研究成果について述べた。特に

小型な実装が必要となる、より高い周波数帯において有効となる可変利得移相技術に着目

し、「バラクタによる位相補償を適用した高精度な可変利得移相器」を提案した。制御時の

入力容量変化によって可変利得移相器の通過位相特性が変化することに着目し、入力段に

チューナブルデバイスであるバラクタを搭載し、制御時の入力容量を一定に維持する位相

補償を行うことで高精度な可変利得移相を実現する回路構成と設計法を述べた。Ka 帯にお

いて提案する可変利得移相器を試作し、位相補償を使用しない場合と比較し移相量誤差の

改善を確認した。28～32 GHz の周波数範囲、および 23 dB の利得制御範囲で、それぞれ

0.19 dB 未満の RMS 振幅誤差、0.75º 未満の RMS 移相量誤差を実現し、既存可変利得移相

器において最も低い移相量誤差の実現を確認した。これにより提案する回路構成と設計法

が高精度な可変利得移相技術と、振幅制御の小型な実装、さらには AESA の低サイドロー

ブ化に有効であることを示した。 

以上、高性能な AESA 用マイクロ波モジュール実現を目的とし、これを実現するために

必要な要素技術についての研究成果をまとめた。これまでに述べたように、レーダ、通信、

リモートセンシングといった従来からあるアプリケーションでは、AESA の広いシーンにお

ける社会実装や今後のテラヘルツ帯を超える高周波数帯への拡大に伴い、マイクロ波モジ

ュールの高性能化がますます重要になっていくことが見込まれる。加えて AESA は、マイ

クロ波加熱機器の熱源[6.1]-[6.2]や、無線電力伝送[6.3]-[6.5]といった新しいアプリケーシ

ョンへの応用も期待されている。これらのアプリ―ケーションでは、そのアプリケーション

の特性からエネルギーの絶対量が飛躍的に増加するため、必要な方向のみに瞬時に必要な

エネルギーを届ける機能が重要となり、ビーム制御の高精度化がますます求められるよう

になると考えられる。このように今後も、AESA の高性能化を実現するための移相技術、位

相検出技術、可変利得技術、可変利得移相技術といったマイクロ波回路制御回路の高性能化

の重要性が増していくと考えられ、本研究は、様々なアプリケーションの今後の発展に有効

な研究である。 
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