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あらまし  本報告では、コンポジット共振器を用いた有極形帯域通過フィルタ(BPF)の阻止域特性を改善するため
に、コンポジット共振器と Stepped Impedance Resonator (SIR) を併用したフィルタ構造を提案する。電磁界シミュレ
ータを利用し、中心周波数 f0=1.0GHz, 比帯域幅 2%の 4段 BPFの設計を行い、さらに、得られた BPFを試作・測定
し、フィルタ構造と設計方法の有効性を実証する。その結果、通過域近傍の 0.9GHz, 1.1GHz, および 1.15GHzに減
衰極が生じ、非常に急峻な周波数選択特性を得た。また約 6.7f0まで減衰が 30dB以上の極めて広い阻止域を実現し
た。 
キーワード  帯域通過フィルタ, コンポジット共振器, SIR, 減衰極, 広い阻止域 
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Abstract  In this paper, a novel four-pole microstrip bandpass filter (BPF) with sharp attenuations and wide stopband is 
developed through a combined use of composite resonators and stepped impedance resonators (SIRs).  By using a full-wave 
electromagnetic simulator, the filter is designed with a midband frequency of 1.0 GHz and a fractional bandwidth of 2%.  The 
measured frequency response of the filter agrees well with the simulated result, and shows a transmission zero at about 0.9GHz, 
1.1GHz, and 1.15GHz, respectively.  The transition from the passband to the stopband is thereby sharp and deep.  Moreover, 
a very wide stopband is observed and it is found that up to approximately 6.7GHz (6.7f0), the stopband attenuations are larger 
than 30dB.   

Keyword  Bandpass filter, composite resonator, stepped impedance resonator, transmission zero, wide stopband 
 
1. はじめに  
 急峻な減衰特性を得るために、阻止域に減衰極を持

つフィルタに関する研究が長年続けられている。従来、

これらのフィルタは、楕円関数フィルタや疑似楕円関

数フィルタのように飛び越し結合を利用することによ

り実現される [1] -[4]。一方、近年 1/4 波長スタブやコン
ポジット共振器を用いて、減衰極を実現した帯域通過

フィルタ (BPF)が報告されている [5] -[10]。この種のフィ

ルタは飛び越し結合を利用せずに、減衰極を容易に所

望の周波数で実現できるため、通過域付近で急峻なス

カート特性を持つ。しかし、阻止域の広域に亘り、ス

プリアス共振が多く発生し、減衰の大きい阻止域が非

常に狭い欠点がある [8] -[10]。文献 [11]では、1/2 波長共
振器とコンポジット共振器を併用したことで、阻止域

低域側の減衰特性を改善したものの、高域側における

スプリアス共振は十分に抑えることができなかった。  
 本 報 告 で は 、 コ ン ポ ジ ッ ト 共 振 器 と Stepped 
Impedance Resonator (SIR)[12]-[13]を併用した新しいフ

ィルタ構造を提案する。コンポジット共振器を利用す

ることにより、通過域の近傍で減衰極を作る。また、

SIR を利用することにより、広い周波数領域に亘り、
スプリアス共振を抑える。2 種類の異なる共振器の利
点を持ち合わせることにより、急峻な周波数選択性と

広い阻止域を持つフィルタを実現する。フィルタの設
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計と測定評価を通じて、理論と実験の両面から設計手

法および提案したフィルタ構造の有効性を実証する。  
 
2. 従来の BPF の設計  
 図 1 に LC 並列共振器と J インバータを用いた n 段
BPF の等価回路を示す。インダクタンス Lri, キャパシ
タンス Cri (i=1, 2, … , n), 特性アドミタンス Ji, i+1 (i=0, 
1, … , n)は以下の (1)-(3)式で与えられる [14]。ここで、

Lri, Cri, コンダクタンス G0, Gn ,  n+1は任意の値であり、

ω0 は BPF の中心角周波数である。また、FBW は比帯
域幅、gi (i=0, 1, … , n+1)は最平坦もしくはチェビシェ
フ原型 LPF の規格化素子値である。  
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図 1 LC 並列共振器と J インバータを用いた  
n 段 BPF の等価回路  

 
3. コンポジット共振器を用いた BPF[9]-[11] 
 コンポジット共振器の等価回路を図 2(a)に示す。こ
の共振器は 2 つの LC 直列共振器を並列に接続して構
成される。2 つの LC 直列共振器の共振角周波数および
リアクタンスをそれぞれωa , ωbおよび Xa, Xbとする。

ここで、ωa<ωbと仮定すると、動作周波数ωがωa<ω<ωb

のとき、Xa>0 となるため Xaは誘導性、Xb<0 となるた
め Xbは容量性を示す。したがって、ωa<ω<ωbのとき、

図 2(a)に示すコンポジット共振器は図 2(b)に示す LC
並列共振器に置き換えることができ、コンポジット共

振器と LC 並列共振器はω0付近で電気的に等価となる。

このとき、コンポジット共振器と LC 並列共振器の素
子値の関係は以下の式で与えられる

[9]-[10]
。  
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図 2(a)に示したコンポジット共振器の周波数特性の一
例を図 3に示す。2つの LC直列共振器がそれぞれωa, ωb

で共振することにより 2 つの減衰極が得られる。また、
ω0での共振は図 2(b)の LC並列共振によるものである。 
 コンポジット共振器のみを用いたフィルタ、また、

コンポジット共振器と LC 並列共振器を併用したフィ

ルタの設計法をすでに文献 [9]-[11]で述べた。図 4(a)に
コンポジット共振器と LC 並列共振器を併用した n 段
BPF の等価回路を示す。この BPF は図 1 で示した BPF
の 1 段目の LC 並列共振器をコンポジット共振器に置
き換えることで構成される。さらに、図 4(a)にある LC
並列共振器間の J インバータを理想変成器に変換する
ことにより、図 4(b)に示す結合係数 kij および外部 Q, 
Qebを用いた等価回路を得る

[14]。図 4 の BPF は、1 段
目のコンポジット共振器の直列共振 La1Ca1 および

Lb1Cb1 により阻止域の低域側ωa1 および高域側ωb1 に減

衰極を生じる。  
 例として、1 つのコンポジット共振器と 3 つの LC 並
列共振器で構成された 4段 BPFの等価回路の計算を行
う。設計仕様は、通過域がチェビシェフ特性、中心周

波数 f0=1.0GHz, 帯域内リップル幅 RW=0.01dB, 等リッ
プル比帯域幅∆f/f0=2%である。なお、1 段目のコンポジ
ット共振器による減衰極の位置を低域側 fa1=0.9GHz, 
高域側 fb1=1.1GHz とする。4 段 BPF の周波数特性の計
算結果を図 5 に示す。通過域が設計仕様を満足するチ
ェビシェフ特性となり、阻止域の低域側および高域側

の指定した位置に減衰極を設けていることがわかる。  
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   (a) コンポジット共振器    (b) LC 並列共振器  
 

図 2 共振器の等価回路  
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図 3 コンポジット共振器の周波数特性  

 

f0 Gn+1J12J01
La1 Lb1 Lr2G0 Lrn

Jn,

n+1Ca1 Cb1

Cr2 Crnf0 f0
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(b) J インバータ , 結合係数 kijおよび  

外部 Q を用いた回路  
 

図 4 コンポジット共振器と LC 並列共振器を  
併用した n 段 BPF の等価回路  
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図 5 4 段 BPF 等価回路の周波数特性  

 
4. 4 段 BPF の設計  
 図 4(b)の等価回路と設計公式に基づき、マイクロス
トリップコンポジット共振器と Stepped Impedance 
Resonator (SIR)を併用した新しいフィルタを設計する。
提案する 4 段フィルタの構造を図 6 に示す。設計仕様
は、通過域がチェビシェフ特性、中心周波数 f0=1.0GHz, 
帯域内リップル幅 RW=0.01dB, 等リップル比帯域幅
∆f/f0=2%である。また、1 段目にコンポジット共振器を
用いることで、阻止域低域側 fa1=0.9GHz, 高域側
fb1=1.1GHz に減衰極を設ける。La1=4.0nH, Lr2=0.5nH と
すると、フィルタの設計値は、J01=0.034S, J12=0.018S, 
k23=1.59×10-2, k34=2.16×10-2, Qeb=35.64 となる。  

1 段目のコンポジット共振器は、異なる長さと線幅
のマイクロストリップ 1/4 波長終端開放スタブを 2 つ
並列に接続することで構成される。2 段目と 4 段目の
LC 並列共振器には、マイクロストリップ 1/2 波長共振
器を用い、3 段目の LC 並列共振器に SIR を用いること
で広い阻止域を持つ周波数特性を実現する。また、 2
段目と 3 段目、3 段目と 4 段目の共振器間は電界結合
で結合係数 k23および k34を実現する。4 段目の共振器
は外部線路とタップ結合し、結合場所を変えることに

より、所望の外部 Q を得る。また、J インバータ J01, J12

にはマイクロストリップ 1/4 波長線路を用いる。なお、
誘電体基板は、比誘電率εr=9.7, 厚さ t=0.635mm である。 
 

input output

 
図 6 コンポジット共振器と SIR を併用した  
マイクロストリップ 4 段 BPF の構造  

 
 

4.1. コンポジット共振器の設計  
 コンポジット共振器を図 7(a)に示すマイクロストリ
ップ構造で実現する。長さ la, 幅 wa, 特性インピーダ
ンス Zaと長さ lb, 幅 wb, 特性インピーダンス Zbの異な

る 2 つのマイクロストリップ終端開放スタブを並列に
接続した構造とする。図 7(a)の上側のスタブがω=ωa

で 1/4 波長共振するとき、la, waは以下の式より決定さ

れる
[9]-[10]
。  
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ここで、c は自由空間での光速、εeffはスタブの実効誘

電率である。下側のスタブがω=ωbで 1/4 波長共振する
ときも同様にして長さ lb, 幅 wbを決定することができ

る。 (7)-(9)式より、BPF の 1 段目に用いるコンポジッ
ト共振器の寸法は、wa=1.6mm, la=30.9mm, wb=0.6mm,  
lb=26.6mm,となる。このときの電磁界シミュレータ
Sonnet em[15]による周波数特性の計算結果を図 7(b)に
示す。  
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      (a) 構造               (b) 周波数特性  
 

図 7 コンポジット共振器の構造と周波数特性  
 
4.2. 1/2 波長共振器の設計  
 2 段目に用いる 1/2 波長共振器は、J インバータであ
る 1/4 波長線路を介して 1 段目のコンポジット共振器
と結合をとる。そこで、1/4 波長 J インバータ線路と 2
段目 1/2 波長共振器との接続位置を決定するための計
算を以下に示す。  
 LC 並列共振器の等価回路とマイクロストリップ 1/2
波長共振器の構造を図 8 に示す。図 8(a)において、共
振器全体のサセプタンスを Br とすると、ω=ω0 におけ

るサセプタンススロープパラメータは以下のようにな

る。  
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一方、図 8(b)において、共振器全体のサセプタンス Bin

は以下のようになる。  
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ただし、β=ω/v である。したがって、ω=ω0におけるサ

セプタンススロープパラメータは次式で与えられる。  









+








=

=
b

b
a

ain l
vvZ

l
l

vvZ
l

d
dB 02

0

002

0

0 sec
2

sec
22

0

ωωωω
ω

ω

ωω

 (12) 

また、1/2 波長共振器がω=ω0 で共振するとき、 (11)式
より以下の関係を得る。  
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図 8(a)と (b)のサセプタンススロープパラメータが一致
するとき、 (10), (12)式より以下の関係を得る。  
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したがって、 laと lbの関係は以下のようになる。  

ab lvl −= π
ω

        (15) 

(14), (15)式、およびω0=2πf0, v=f0λgより LC 並列共振器
の等価回路と 1/2 波長共振器の関係は次式で表される。 

図 11 SIR の周波数特性  
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4.4. 結合係数の計算  

(15), (16)式より、2 段目に用いる 1/2 波長共振器の寸
法は、w=0.6mm, la=36.4mm, lｂ=21.8mm となる。  

 結合係数 k23, k34の計算に用いた構造を図 12(a)に示
す。この構造を Sonnet em に入力し、共振器間の距離
dx=0.3mm および 0.4mm について、共振器の位置 dyに

対する結合係数 kijの変化を計算する。kijの計算結果を

図 12(b)に示す。これより、仕様を満たす共振器の間隔
は、2 段目と 3 段目が dx=0.4mm, dy=8.6, 3 段目と 4 段
目が dx=0.3mm, dy=6.6 となる。  
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     (a) LC 並列共振器        (b) 1/2 波長共振器  
 

図 8 LC 並列共振器と 1/2 波長共振器の関係  
 
4.3. SIR の設計  
 SIR の構造を図 9 に示す。SIR は特性インピーダン
ス Z1, Z2,  電気長θ1, θ2の異なる 2 つの線路で構成され
る [12]。インピーダンスおよび電気長の比をそれぞれ

R=Z2/Z1, u=θ2/(θ1+θ2)とし、1 つ目のスプリアス共振周
波数 fs1を基本共振周波数 f0で規格化した値を fs1/f0と

する。R=0.2, 0.3, 0.5 の 3 つの場合について u に対する
fs1/f0の変化を調べるために Sonnet em を用いて計算を
行った。u に対する fs1/f0の変化を図 10 に示し、R が小
さいほど fs1/f0が大きくなることがわかる。また、計算

を行った全ての R について u=0.65 付近で fs1/f0が最大

となる。本設計では、R=0.2, u=0.5 の SIR を BPF の 3
段目に用いる。この SIR の周波数特性の計算結果を図
11 に示す。 f0は 1.0GHz, fs1は約 4.0GHz なので、BPF
を構成した際は、BPF の 2 倍および 3 倍のスプリアス
を抑制できると考えられる。  

    (a) 結合構造              (b) 計算結果  
 

図 12 結合係数 k23, k34の計算  
 
4.5. 外部 Q, Qebの計算  
 外部 Q, Qebの計算に用いた構造を図 13(a)に示す。結
合を強くするために、外部線路を直接共振器に接続し、

その位置 l を変化させることで所望の Qebを実現する。 
 図 13(a)の構造を Sonnet emに入力し得られる周波数
特性から Qebは (17), (18)式を用いて求められる。  
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ここで、QLは負荷 Q, Quは無負荷 Q, ∆f3dBは 3dB 帯域
幅である。完全無損失で計算しているため、共振器の

Quは無限大となる。また、入力側の励振線部分と共振

器は十分な疎結合であり、1/Qein≒0 となる。よって、
(17), (18)式から Qebは次式で表せる。  

dB
Leoutbe f

fQQQ
3

0

∆
===       (19) 

式 (19)より得られた計算結果を図 13(b)に示す。これよ
り、所望の仕様を満たす寸法は l=25.4mm となる。  
 

    図 9 SIR 図 10 uに対する fs1/f0の変化の関係  
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を得ている。1.15GHz 付近の減衰極は、2 段目に用い
た 1/2 波長共振器の下側の終端開放スタブが 1/4 波長
共振したために生じたものと考えられる。この BPF の
広帯域周波数特性の計算結果を図 14(b)に示す。BPF
の 3 段目の共振器に SIR を用いることでスプリアス共
振を抑制し、約 6.2GHz まで減衰が 30dB 以上となって
いることが確認できる。  
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4.7. フィルタの試作・測定  
 試作した 4段マイクロストリップ BPFの写真を図 15
に示す。ネットワークアナライザ HP8510C を用いてこ
のフィルタの周波数特性の測定を行った。なお、測定

の際には TRL 法による校正を行った。狭帯域周波数特
性の測定結果を図 16(a), 広帯域周波数特性の測定結
果を図 16(b)に示す。実線が測定結果、破線が損失を考
慮した Sonnet em での計算結果である。なお、計算は
マイクロストリップ線路銅箔の導電率σr=58x106S/m, 
基板誘電正接 tanδ=0.003 とした。図 16(a)より、シミュ
レーション結果と同様に通過域両側の阻止域に減衰極

を確認することができる。高域側の減衰極の位置はシ

ミュレーション結果と良く一致しているが、低域側の

減衰極の位置がシミュレーション結果に比べ低くなっ

てしまった。この結果、BPF の中心周波数が設計仕様
の 1.0GHz よりも少し低域側にずれたと考えられる。
広帯域周波数特性の測定結果を図 16(b)に示す。シミュ
レーション結果と良く一致し、約 6.7GHz まで減衰が
30dB 以上に達している。  

    (a) 結合構造           (b) 計算結果  
 

図 13 外部 Q, Qebの計算  
 
4.6. フィルタの周波数特性  
 以上より決定したコンポジット共振器と SIR を併用
した 4 段 BPF の狭帯域周波数特性の計算結果を図
14(a)に示す。なお、実線は Sonnet em の計算結果、破
線は図 4 に示す等価回路より得られた理想周波数特性
である。この結果、通過帯域内のリターンロスが 20dB
以上となり、所望のフィルタ特性が得られた。また、1
段目のコンポジット共振器により、設定した 0.9GHz
および 1.1GHz に減衰極を有し、急峻なスカート特性  
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(a) 狭帯域特性  
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図 15 試作した 4 段 BPF 
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(b) 広帯域特性  
 

図 14 4 段 BPF の周波数特性  
 (a) 狭帯域周波数特性の測定結果  
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(b) 広帯域周波数特性の測定結果  

 

図 16 4 段 BPF の測定結果  
 
5. まとめ  
 コンポジット共振器を用いた BPFの阻止域広域特性
を改善するために、コンポジット共振器と SIR を併用
した BPF を提案し、4 段 BPF の設計を行った。この
BPF ではコンポジット共振器により通過域付近の阻止
域に減衰極を設け、急峻なスカート特性を得ることが

でき、SIR により広い阻止域を実現することができた。
実験結果とシミュレーション結果と良好な一致を達し

た。しかし、通過域内の挿入損失が期待より大きく、

今後共振器の高 Q 化を検討し、挿入損失を改善する予
定である。  
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