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第１章 序論 
1.1 緒言 
通信用帯域通過フィルタの研究は，低損失化・小型化・広帯域化などを目的と

する．帯域通過フィルタの低損失化は，低損失の誘電率材料を用いて行なわれ

ている．小型化は，高誘電率材料を使って共振器を小さくするか，一つの共振

器の多重モードを利用する方法が行われている． 
多重モード共振器を利用したフィルタの小型化の研究は，誘電体共振器や空洞

共振器を用いた四重モードフィルタ [1]～[3]と平面回路で形成した一波長リン
グ共振器を用いた二重モードフィルタが報告されている[4]～[9]． 
一方，帯域通過フィルタの広帯域化の研究は，近年まで盛んに研究されること

は無かった．その理由は，軍用など一部の限られた用途しかなかったからであ

る．ところが，比帯域（通過帯域幅÷通過中心周波数）100%を超える 
超広帯域 Ultra Wideband (UWB)通信技術の実用化が検討され，研究が盛ん
に行なわれるようになって来た[10]～[24]． 

 
超広帯域 Ultra Wideband (UWB)通信技術[10] 
本研究の主対象となる UWB 通信システムについて，ここで紹介しておく．

UWB通信技術とは，スペクトル拡散技術を用いて，周波数利用効率（データ伝
送速度÷帯域幅＝100Mbps÷7.5GHz＝1.3%）を僅か 1.3%に抑え，100Mbps を
超える高速無線伝送を極めて低い送信電力で実現する技術である． 

2002 年 2 月 14 日アメリカ連邦通信委員会 (Federal Communication 
Commission: FCC)は全会一致で「超広帯域 Ultra Wideband (UWB)技術のマ
ーケティングと運用に関する公衆通信規約」を承認した[10]．UWBの周波数帯
域は 3.1～10.6GHzで免許不要である．この UWB は，「Bluetooth」や「802.11」
に比べ，消費電力が少なく，より高いデータビットレートで配信できる，ワイ

ヤレス通信技術である [11]～[13]．FCC は，「極度に広い拡散を行うことで，
単位周波数当りの送出レベルは低くなり，すでに他の運用目的に割り当ててい

る周波数帯と重なっても，干渉を起こすことはない．」と言っている．  
 
この規約は，干渉を引き起こす可能性に基づいて UWB 端末を 3タイプに分け，
それぞれ異なる技術規格と運用規定を設定している．3つのタイプとは， 
(1)「画像システム」― 地下の物体を探知するための地表貫通レーダー，壁中お
よび壁の向こう側の物体を探知するレーダー，医療用の画像および監視機器  
(2)「車両レーダーシステム」   
(3)「通信システムおよび計測システム」である．  
図１－１に例示するように，UWB 信号は狭帯域通信や通常のスペクトル拡散
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信号（2.4GHz帯ワイヤレス LAN で数十 MHzの帯域幅）に比べて，超広帯域
（数GHzの帯域幅）であり，電力スペクトル密度もスペクトル拡散信号（2.4GHz
帯のワイヤレス LAN で 10dBm/MHz 以下）に対して，UWB 信号

（-41.3dBm/MHz 以下）は非常に低く，他のシステムに干渉を与えにくいばか
りでなく，他のシステムからの干渉にも耐えられる，通信技術である． 

 

 
図１－１ 各種無線方式と占有帯域幅 

 
また，FCC は，屋内利用の許容値として，図１－２に示すスペクトルマスク
を示している[10]．無線 LAN(IEEE802.11a および b)の EIRP(等価等方放射電
力 )許容値 -40dBm/Hz に対し 10dB 抑圧，全地球測位システム (Global 
Positioning System:GPS)に対し 35dB抑圧する事を求めている． 
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dB10

 

dB33
GHz1.3 GHz6.10
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図１－２ FCCスペクトルマスク[10] 
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日本ではGPS応用は車載機が主であるため，室内通信Wireless Personal Area 
Network（WPAN）では UWB との干渉はあまり問題にはならないと考えられ
る． 
ところが，UWB と他の無線システムとの共用を審議する ITU-R の作業部会
「TG1/8」は，2005年 5月末に開催した第 5回会合において， UWBの電波出
力許容値に関する勧告草案をとりまとめた．今回作業部会がまとめた勧告草案

では，FCCの許容値に対して厳しい内容が盛り込まれた．  
米 FCCが定める放射強度の許容値では，例えば屋内の家電機器では，3.1GHz
～10.6GHz で－41.3dBm/MHz 以下となっている．これは、パソコンや家電機
器の放射雑音の規制値「Part 15.209」を基にしたものである．これに対して
TG1/8 の勧告草案では，例えば気象レーダーが利用する 5.6GHz～5.65GHz で
は，－65dBm/MHz 以下を求めている．また無線 LAN サービスが利用する

5.15GHz～5.35GHzでは，－66dBm/MHz以下となる．このほか，電波天文業
務（RAS）の例では 3.26GHz～3.267GHz が－82.9dBm/MHz（FCC では－
41.3dBm/MHz），4.8GHz～4.99GHzが－93.4dBm（FCCでは－41.3dBm/MHz）
といった値が示されている．次世代の移動体通信システム「systems beyond 
IMT-2000」で利用する周波数に関しては，1.885GHz～2.025GHz で－
85.9dBm/MHzと，FCCの値である－61.3dBm/MHzを 24.6dB下回っている． 

TG1/8の正式な勧告案は 2005 年 10月の第 6回会合（最終会合）でまとまる
予定だが，この勧告草案のまま進んだ場合，UWBを利用した無線通信機器の開
発に影響を与える可能性が出てきた． 

 
1.2 超広帯域帯域通過フィルタの研究状況 
超広帯域帯域通過フィルタとして，UWB 用帯域通過フィルタの研究状況につ
いて述べる． 
①損失基板による方法 
斉藤らは，ローパスフィルタ機能を内在した磁性体粉末損失基板上に，分布定

数ハイパスフィルタを形成することによって UWB 用帯域通過フィルタを報告
している[14]．  

3.1GHz以下および 10.6GHz以上の阻止域では 20dBの抑圧量．通過帯域中心
周波数 6.8GHzにおける損失は，6.7dBである． 

 
②マイクロストリップ-ＣＰＷブロードサイド結合構造 
李らは，マイクロストリップ線路の裏面接地導体面に共平面導波路（CPW）
を作り，結合の強いマイクロストリップ－CPWブロードサイド方向性結合器で
構成した UWB帯域通過フィルタを報告している[15]～[18]．  
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3GHzおよび 10.63GHzの阻止量は 10dB．通過帯域中心周波数 6.82GHzにお
ける損失は，0.32dB．群遅延特性は，通過帯域中心周波数 6.82GHzで 0.42nsec
である． 

 
③リングフィルタと短絡スタブフィルタの組み合わせ 
井上らは，３段リングフィルタと６段短絡スタブの縦続接続により，通過域

3.1GHz～5.1GHzの UWB帯域通過フィルタを報告している[19]． 
3.1GHz 以下の阻止域では 30dB 以上の抑圧量．通過帯域中心周波数 6.8GHz
における損失は，5～6dBである．  

 
1.3 リングフィルタ研究の変遷 
1969年 Troughtonによって，マイクロストリップ線路構造のリング共振器が
はじめて報告された[29]．Troughtonがリング共振器を研究した目的は，マイク
ロストリップ線路の位相速度と波長分散特性を測定することであった．マイク

ロストリップ線路の波長分散特性を測定において，リング共振器が優れていた

点は，開放端の効果を考慮する必要がなかったことである．図１－３に，

Troughtonが研究した リング共振器をしめす． 

 

 
図１－３ Troughtonが研究した リング共振器[29] 
Fig.1-3 The structure of Microstrip ring resonator  

 
1972年，Wolffはリング共振器の電磁界解析を行い，共振周波数に２つの縮退
モードがあることを明らかにした．リング共振器の給電線路を対称な位置から

ずらし，２つの縮退モードを分離させた．図１－４に，その実験結果を示す． 
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図１－４ 非対称給電線路リング共振器実験結果[30] 

Fig.1-4 Asymmetrically coupled microstrip ring resonator and resonance 
curve of the structure 

更に，Wolffはリング共振器の給電線路を対称な位置にしたまま，リングにノ
ッチを設けたリング共振器を提案した[30]． 

 

 
図１－５ ノッチ付きリング共振器実験結果[30] 

Fig.1-5 Microstrip ring resonator disturbed by a notch and resonance curve. 
 

一方，平面回路の研究の必要性を強く感じた大越らは，ストリップ線路平面
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回路の研究に着手し，モード結合フィルタ（後に円形パッチフィルタと呼ばれ

た）に到達した[32-44]． 

 

 

 
（ａ）モード結合フィルタ    （ｂ）モード結合フィルタの透過電力 

図１－６ モード結合フィルタ 
Fig.1-6 Coupled-mode disk-shaped resonator． 

 
モード結合フィルタは，円形共振器の基本ダイポールモードのみが励振される

と仮定し，入力ポート(No.1)と出力ポート(No.2)を２つの直交するダイポールモ
ードに結合させている．これらのモードは互いに結合がなく，かつ縮退してい

る．そこでポート３（No.3）に容量性サセプタンス
0Z

jb ( b＞0)を設けることに
より，モード間に適当な結合を与え縮退を解く．共振器が無損失であると仮定

すると，共振器のアドミタンスは 1111 jby = で表せ，二端子対共振器のインピーダ

ンス行列は下記のように表せる 

( )
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⎠

⎞
⎜
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⎝

⎛

+
−

=
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bb
b

jb
Z
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sin11cossin

cossincos11

11

2

111111

111111

2

11

θθθ

θθθ

 

透過電力は散乱行列の要素 12S を用いて，次のように表せる． 

( )( ) ( ){ } ( )211
2

1111

222

2
12022011

120
12

21
cossin42

bbbbb
b

ZZZZZ
ZZS

+++−
=

−++
=

θθ  

上式より，臨界結合は 2=b で得られ， b＜2 は疎結合， b＞2 は密結合である．
また

4
πθ = のとき透過電力が最大になることが分かる． 

しかし，モード結合フィルタを通信用ＢＰＦに適用する場合，スタブで形成す

るサセプタンス bにより通過中心周波数がずれ，所望の通過中心周波数・通過帯

域を実現することは困難であった．  
リング共振器フィルタ回路は，広帯域化を実現することが困難であった為．
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リング共振器のフィルタ回路への研究は，1990 年代まで途絶えた．1990 年代
になり，携帯電話に象徴される移動体通信が実用化された．移動体通信では，

周波数を細かく割り当てなければならなかった．この為，狭帯域ＢＰＦが必要

とされるようになり，リング共振器のフィルタ回路として研究が再開されるよ

うになった．現在，研究の対象になっているリング共振器フィルタの例を図１

－７にしめす[45-48]． 

 

 
図１－７ 様々なリング共振器フィルタ 

Fig.1-7 Structural variations of a dual-mode ring resonator filter. 
 
図１－８に，図１－７(a)のスタブ付リング共振器フィルタの通過特性シミュレ
ーション結果を示す． 
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図１－８ スタブ付リング共振器フィルタの通過特性 

Fig.1-8 Simulated results of stub ring resonator filter 
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1.4 本研究の独創性 
本研究の主対象であり，著者が考案したマイクロストリップ線路でスタブ付共

振器フィルタ（リングフィルタ）[23]について，ここで紹介しておく． 
リングフィルタの構造：リングフィルタは，リング部と開放スタブで構成され

る ．入力ポートと出力ポートは，直接リング部につながっている．リング部の
実効長は，中心周波数での１波長 λg である．電気長 θ で表せば，θ＝２πfl/v
となる．ここで f は周波数，l は１区間の長さ，v は速度である．リング部の特
性インピーダンスは，リング上部Ｚ1 リング下部Ｚ2 であり，長さは共に λg/2
である．また開放スタブ部の特性インピーダンスはＺ3 である．開放スタブは，

左右対称な位置にある． 

 

 

図１－９ リングフィルタ 
Fig.1-9 Schematic diagram of a Ring Filter 

 
リングフィルタの特性：リングフィルタの減衰周波数は，通過中心周波数に対

し対称な周波数位置に２つできる．これら２つの減衰周波数の間を通過帯域と

見なせば，通過帯域内では，低損失・平坦な特性である．リングフィルタを構

成するリング部の特性インピーダンスと開放スタブの特性インピーダンスの組

合せで，減衰周波数を任意の値に設定できる．  
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図１－１０ リングフィルタの周波特性の実測値 

Fig.1-10 Measured results of the ring filter 



 - 9 - 

1.5 本研究の構成 
著者は，マイクロストリップ線路でスタブ付共振器フィルタ（リングフィルタ）

を考案した[23]．リングフィルタの減衰周波数は，通過中心周波数に対し対称な
周波数位置に２つできる．また，リングフィルタは，これら２つの減衰周波数

の間を通過帯域と見なせば，通過帯域内では，低損失・低リップル・平坦な群

遅延特性である．この良好な周波数特性を生かし，比帯域 100%を超える UWB
帯域通過フィルタを実現した．また，減衰周波数を外部制御信号により，設定

できるチューナブル・リングフィルタを実現した．チューナブル・リングフィ

ルタの応用として，広帯域発振・低位相雑音の電圧制御発振器を実現した．以

下に本書の構成を示す．第１章で序論と研究背景を述べた． 
 
第２章では，リングフィルタの左右対称回路構造に着目し，偶奇モード解析に

より透過反射係数 1121,SS を導いた．導いた 1121,SS からリングフィルタには，減衰

周波数 ( )021 =S と整合周波数 ( )011 =S が存在することをしめした．また，減衰周波数

と整合周波数の周波数における位置関係から，通過帯域内にリップルが発生す

る条件式を導き，実測値と計算値の比較を行なった．更に，リングフィルタの

伝達特性式から，リングフィルタの群遅延量を求め，実測値と計算値がほぼ一

致することを確認した． 
 
第３章では，リングフィルタの多段縦続接続法の検討を行い，リングフィルタ

の５段縦続接続により，通過帯域３ＧＨｚ～１０ＧＨｚのＵＷＢ用帯域フィル

タを実現した[23]． 
 
第４章では，リングフィルタの減衰周波数を，外部印加電圧により制御できる

チューナブル・リングフィルタについて述べた．リングフィルタの開放スタブ

端を容量性負荷で終端すれば，その容量値により減衰周波数が変化することを

解析的に予測し，実験でこの事を確かめた． 
  
第５章は，リングフィルタの発振器への応用を試みた．リングフィルタの減衰

周波数における入力インピーダンスが，インダクタンス性とキャパシタンス性

である事を解析的に明らかにし，インダクタンス性負荷を増幅素子の帰還回路

に用いた．また，チューナブル・リングフィルタを帰還負荷回路に使用するこ

とにより，チューナブル・インダクタが簡単に実現できる．この帰還回路によ

り，電圧制御発振器（Voltage Control Oscillator: VCO）を作製し，広帯域発振
と低位相雑音の VCOを実現した． 
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第６章は結論で，本研究のまとめと今後の課題を述べた． 
 
本研究の章構成 
本論文では，将来実用化が期待される UWB通信システム帯域通過フィルタ
として，リングフィルタによる実現方法について述べた． また，リングフィ
ルタの減衰周波数を外部制御信号で電子的に制御するチューナブル・リング

フィルタを，理論解析から予測し，チューナブル・リングフィルタ回路とし

て実現した．更に，リングフィルタの低域減衰周波数では，入力インピーダ

ンスが純インダクタンスである事を解析から明らかにし，周波数選択性のイ

ンダクタンス負荷回路として，安定発振回路に応用した．また，チューナブ

ル・リングフィルタを用いて，可変周波数かつ周波数選択性のインダクタン

ス負荷回路として，広帯域発振で低位相雑音 VCOを実現した． 
                                          

第１章

序論：研究の背景

第２章

リングフィルタの解析

第３章

多段化

第４章

チューナブル化

第５章

発振器への応用

第６章

結論

第１章

序論：研究の背景

第２章

リングフィルタの解析

第３章

多段化

第４章

チューナブル化

第５章

発振器への応用

第６章

結論  
   

図１－１１ 本研究の章構成 
Fig.1-11 Overview of this study 
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第２章 リングフィルタ 

著者は，マイクロストリップ線路でスタブ付共振器フィルタ（リングフィル

タ）を考案した[1]．リングフィルタは，通過中心周波数に対し対称な周波数位
置に，透過係数を 0とする減衰周波数が２つできる．また，リングフィルタは，
これら２つの減衰周波数の間を通過帯域と見なせば，通過帯域内では，低損失・

低リップルの振幅特性であり，且つ，平坦な群遅延特性である． 
本章では，リングフィルタの解析を行い，リングフィルタの透過反射係数

1121,SS を導いた．導いた 1121,SS からリングフィルタには，減衰周波数 ( )021 =S と

整合周波数 ( )011 =S が存在することを示す．また，減衰周波数と整合周波数の周

波数における位置関係から，通過帯域内にリップルが発生する条件式を導き，

実測値と計算値の比較を行なった．更に，リングフィルタの伝達係数から，リ

ングフィルタの群遅延量を求め，実測値と計算値がほぼ一致することを確認し

た． 
 

2.1 リングフィルタの構造および周波数特性 
図２－１に示したように，リングフィルタは，リング部と開放スタブで構成さ

れる．入力ポートと出力ポートは，直接リング部につながっている．リング部

の実効長は，中心周波数での１波長 gλ である．電気長θで表せば，
v
flπθ 2

= とな

る．ここで f は周波数， lは１区間の長さ， vは速度である．リング部の特性イ

ンピーダンスは，リング上部Ｚ1 リング下部Ｚ2であり，長さは共に
2
gλ
である．

また開放スタブ部の特性インピーダンスはＺ3である．開放スタブは，左右対称

な位置にある． 

 

 

図２－１ リングフィルタ 
Fig.2-1 Schematic Diagram of a Microstrip Ring Filter 
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まず，図２－2に試作リングフィルタの実測周波特性をしめす．なお，試作し
たリングフィルタの各部の特性インピーダンスは，Ｚ1：57Ω，Ｚ2：125Ω，Ｚ3：

25Ω．電気長 θは通過中心周波数 6.5GHzでπ/2．作製した高周波回路基板は，
比誘電率 3.5，誘電体損失 0.025，誘電体厚 1.67mm，導体は電解銅箔で厚みは
18µm(両面)である． 
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図２－2 リングフィルタの周波特性の実測値 
Fig.2-2 Measured Results of the ring filter 

 
図２－2より，試作したリングフィルタは，帯域阻止フィルタである事が分か
る．このリングフィルタは，6.5GHz でリング長が１波長 gλ となるようにリン
グ部および開放スタブを設計した．しかし，6.5GHzでは減衰特性を示さず，む
しろ 6.5GHz近傍は低損失で平坦な周波数特性である． 
リングフィルタの通過中心周波数 6.5GHzにおける挿入損失は 0.6dB，減衰周

波数は 3.039GHzと 10.01GHzである．減衰周波数は，通過中心周波数 6.5GHz
に対し，ほぼ対称な周波数位置にある．また，２つの減衰周波数間では，ほぼ

一定の挿入損失である． 
次に，試作したリングフィルタの回路形状に基づいて，電磁界解析を行った．

電磁界の解析手法は有限要素法である．入力電力は 30dBm，電磁界解析結果は
通過中心周波数 6.5GHz，減衰周波数 3.039GHzと 10.01GHzについて，マイク
ロストリップ線路上の電流密度を 0A/mから 65A/mで表示した．電磁界解析に
よる，電流密度分布の解析結果を図２－３に示す． 
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図２－３リングフィルタの電流分布解析結果（入力電力 30dBm） 
Fig.2-3 Electromagnetic Analysis Results of the Ring Filter 

 
図２－３の電磁界解析より，通過中心周波数 6.5GHzにおいて，電流は開放ス
タブには無く，電流はリング上部にある事が分かる．この解析結果から，通過

中心周波数において，リングフィルタの開放スタブは通過特性に寄与しない事

が分かる．一方，減衰周波数 3GHzと 10GHzでは，リングフィルタの開放スタ
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ブに電流が伝わっている事が分かる．開放スタブに伝わった電流は，開放スタ

ブ端で反射され，一部は入力へ，他は出力へ向かっている． 
次に，帯域阻止フィルタとして広く用いられる開放スタブとリングフィルタの

比較を行う． 
 
開放スタブ帯域阻止フィルタとリングフィルタの比較 
開放スタブを帯域阻止フィルタとして用いる場合，伝送線路の途中に並列に開

放スタブを設ける．開放スタブ帯域阻止フィルタを図２－４に示す． 
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図２－４ 開放スタブ帯域阻止フィルタ 

Fig.2-4 Schematic diagram of a Microstrip Open Stub Filter 
 
開放スタブ帯域阻止フィルタを通過中心周波数 6.5GHzで設計した場合，通過

中心周波数 0f に対する減衰周波数 pf の比は１：２に固定され，この値を変える

ことはできない．一方，リングフィルタは，「2.2.1 減衰周波数と整合周波数」
で述べるように，リングフィルタを構成するリング部の特性インピーダンスと

開放スタブの特性インピーダンスの組合せで，通過中心周波数に対する減衰周

波数の比を任意の値に設定できる． 
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図２－５は，通過中心周波数 6.5GHzに対する減衰周波数を 3.25GHzに設定
したときの，開放スタブ帯域阻止フィルタとリングフィルタのシミュレーショ

ン結果である．開放スタブフィルタの特性インピーダンスは共に 25Ωで，リン
グフィルタの Z1：59.5Ω，Z2：85Ωである． 
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図２－５ 開放スタブフィルタとリングフィルタの特性 

Fig.2-5 Simulated Results of the Microstrip Open Stub Filter and 
Ring Filter 

 
図２－５より，通過中心周波数と減衰周波数を同じにした開放スタブ帯域阻止

フィルタとリングフィルタでは，リングフィルタの方が，より急峻な減衰特性

であり，かつ，減衰周波数の間ではより平坦な通過特性である事が分かる． 
 
次に，開放スタブ帯域阻止フィルタとリングフィルタの群遅延特性を比較する．

図２－６は，群遅延特性のシミュレーション結果である．リングフィルタの群

遅延特性については，2.4.2 群遅延解析で述べる． 
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図２－６ 開放スタブ帯域阻止フィルタとリングフィルタの群遅延特性 

Fig.2-6 Simulated Results of the Microstrip Open Stub Filter and 
Ring Filter’s Group Delay 

 
図２－６より，通過中心周波数 6.5GHzにおける群遅延量は，開放スタブ帯域
阻止フィルタ 77ps，リングフィルタ 100psであった． 
「2.4.2 群遅延解析」で述べるように，通過中心周波数における群遅延量は，
リングフィルタの開放スタブの特性インピーダンス 3Z と無関係に，リング部の
特性インピーダンス 21 , ZZ のみで決まる． 

 
次に，リング共振器フィルタとリングフィルタの比較を行う． 
 
リング共振器フィルタとリングフィルタの比較 
図２－７に示したように，リング共振器フィルタは，リング部と給電線路で構

成される．入力ポートと出力ポートは，直接リング部とカップリング・ギャッ

プを介してつながっていて，左右対称な位置にある．リング部の実効長は，リ

ングフィルタと同じ値であり，中心周波数での１波長 gλ である．リング部の特
性インピーダンスは，一様でリングフィルタのように上部と下部で特性インピ



 - 20 - 

ーダンスは同じである． 
 

 
図２－７ リング共振器フィルタ 

Fig.2-7 Schematic Diagram of a Microstrip Ring Resonator Filter 
 
図２－８は，通過中心周波数 6.5GHzに設定したときの，リングの特性インピ
ーダンスを 50Ωにした場合のリング共振器フィルタとリングフィルタのシミュ
レーション結果である． 
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図２－８ リング共振器フィルタとリングフィルタの特性 

Fig.2-8 Simulated Results of the Microstrip Ring Resonator Filter and 
Ring Filter 

 
図２－8より，リング共振器フィルタは通過中心周波数 6.5GHzの整数倍の周
波数成分のみを通過させる狭帯域通過フィルタであり，しかもカップリング・

ギャップがあるために通過損失が 15dBと大きい事が分かる． 
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2.2 リングフィルタの解析 
リング共振器の解析は，リング共振器に存在する様々なモードにおける共振

周波数を決定するために行われた．電磁界解析は，精度が高いが設計には不便

である．一方，回路解析は誰でも簡単に使え，スタブやインピーダンスの不連

続部分を持つリング共振器の解析が容易に行えた． 
マイクロストリップ線路構造のリング共振器に対して行われた電磁界解析は，

「磁気壁モデル」と呼ばれ，1971年Wolffと Knoppik[9]によって初めて行われ
た．1976年 Owensは磁気壁モデルを改良した．また，Wuと Rosenbaumは磁
気壁モデルのモードチャートを示した[10]．Sharmaと Bhatはスペクトラル・
ドメイン法を用いて数値解析を行った[11]．Wolffと Tripathiは摂動法で開放リ
ング共振器と閉じたリング共振器を設計した[12]．電磁界解析は，リング共振器
の共振モードについてのみ精確な解を与えたが，角やメアンダのリング共振器

に対しては，磁気壁モデルでは共振モードを得ることができなかった．その理

由は，これらのリング共振器は，複素インピーダンス境界条件だからである．

さらに，磁気壁モデルは，複素インピーダンス境界条件つきのリング共振器で

は，デュアルモードをうまく説明できなかった．  
Chan等は，初めて正確な伝送線路法を提案し，ギャップ不連続リング共振器
とリングに沿ってデバイスを装荷したリング共振器を伝送線路法で解析した

[13]．Gopalakrishnan と Chang は伝送線路法を改良した分布定数線路法を提
案した[14]．文献[14]の解析で用いた分布定数線路法は，マイクロストリップ線
路の波長分散特性や共器のカーブ特性，更に様々な摂動項を含んでいた．分布

定数線路法は，色々な半導体素子，ノッチ，ギャップや不連続がリング共振器

の周方向に沿ったリング共振器の解析に有効であった．最近の研究では，Hsieh
と Changが簡単な伝送線路モデルでリング，四角，メアンダなどのリング共振
器の共振周波数を計算した[15]．更に，１ポートのリング共振器の共振モードの
訂正が行われた[16]．また，リング共振器のデュアルモードを記述するために，
伝送線路モデルが使われた．磁気壁モデルでは複雑な境界条件下のリング共振

器のデュアルモードをうまく説明できなかった．さらに，Hsiehと Changは伝
送線路モデルにより，開放リング共振器と閉じたリング共振器の等価集中定数

素子表現を行った[17]．リング共振器の無負荷 Q は，等価集中定数素子 G，L
と Cで計算された．等価集中定数素子 G，Lと Cの簡単な表現は，フィルタと
してのリング共振器の共振周波数と無負荷 Qを予測できるようになった． 

 
本研究対象であるリングフィルタは，マイクロストリップ線路構造であるか

ら，Hsiehと Changが行った伝送線路モデルで解析を行う．また，リングフィ
ルタは対称回路であるから，偶奇モード解析により回路応答を求める[2]．リン
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グフィルタの偶奇モードの等価回路は図２－９のように書き表される． 

Even mode

Odd mode

Even mode

Odd mode

 

 
図２－９ リングフィルタの偶奇モード等価回路 

Fig.2-9 Equivalent Circuit of the Ring Filter 
 

図２－９より，奇モードの入力インピーダンス，反射係数は次の式で表され

る． 
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偶モードの入力インピーダンス，反射係数は次の式で表される． 
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2.2.1 減衰周波数と整合周波数 

oddΓ と evenΓ を用いて， 21S と 11S を求めると次式になる． 
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ここで， θtanj=Ω とおき 3210 ,,, aaaa は次の式で与えられる． 
 

( )
2
2

213
0

2
Z

ZZZa +
=  ( ) ( )( )

3
21

21321210

20

31
1

22
ZZ

ZZZZZZZZ
ZZ
ZZa +++

+=  ( )( )
2
2

2132

2

21
2

2
Z

ZZZZ
Z

ZZa ++
+

+
=  

( )
21

210

0

1
3 ZZ

ZZZ
Z
Za +

+=  0
22 tan app −=−=Ω θ  mm θ22 tan−=Ω  

0

1

2

0

1

2

11

Z
Z

Z
Z

Z
Z

K
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−+

=                                 (2-4) 

2

3

2

12 12tan
Z
Z

Z
Z

p ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+=θ                                    (2-5)                  

( )( ) ( )
( )21

2
2

2
0

3
2

2
1

2121
2
0

2
21

2
0

2
2

2
132 2tan

ZZZZZZ
ZZZZZZZZZZZ

m
+−

+−+−
=θ             (2-6)  



 - 24 - 

Ｓ21とＳ11の式から，リングフィルタには，Ｓ21＝０となる減衰周波数 pθ  と
Ｓ11＝０となる整合周波数 mθ が存在することが分かる[4]．但し， pθ は任意の特
性インピーダンス値の組合せに対して存在するが， mθ は必ずしもそうではない．
なお，第２章および第３章で述べるように，リング部の Z1，Z2はリングフィル

タの通過域におけるリップル特性や群遅延特性に寄与するが，Z3 は減衰周波数

の位置のみに寄与する． 
また，減衰周波数は，式(2-1)Ｓ21＝０ ( )oddeven Γ=Γ より evenodd ZZ = が成立つイ

ンピーダンスである．一方，整合周波数は，式(2-2)でＳ11＝０ ( )0=Γ+Γ oddeven よ

り 2
0ZZZ evenodd = が成立つインピーダンスである． 

 
2.2.2 リングフィルタの減衰周波数解析 
リングフィルタの減衰周波数について，解析値と実測値の比較をおこなう．試

作したリングフィルタの設計中心周波数は 6.5GHz，特性インピーダンスは Z1：

57Ω，Z2：100Ω，Z3：25Ωである．実測結果は図２－２に示した． 
減衰周波数をもとめる．式(2-5)に特性インピーダンスを代入して次の値が得ら
れる． 
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785.0tan 2 =pθ になる pθ を求めると °°= 46.138,54.41pθ ．電気長 θ は通過中心周

波数 6.5GHz でπ/2 であるから，つぎの周波数変換を行ない，減衰周波数の解
析値をもとめる． 

GHzGHz 00.3
90
5.654.41 =×

o
o

    GHzGHz 99.9
90
5.646.138 =×

o
o

 

表２－１にリングフィルタの減衰周波数の実測値と解析値を示す． 
 

表２－１ リングフィルタの減衰極周波数 
Table ２－1 Attenuation pole frequencies of the Ring Filter. 

 低域減衰極周波数 高域減衰極周波数 
実験値 3.039 GHz 10.01 GHz 
解析値 3.00 GHz 9.99GHz 

 
この結果から，実験値と解析値は良く一致していることが分る． 
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 以上の解析と実験から，リングフィルタは，図２－１に示す伝送線路モデル

で精度良く近似することができることが分かり，リングフィルタを構成するリ

ング部の特性インピーダンス Z1，Z2と開放スタブの特性インピーダンス Z3の組

合せで，通過中心周波数 0f に対する減衰周波数 pf の比を任意の値に設定できる

ことが分かる． 

°

−
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

=
90

12tan
2

3

2

11

0

Z
Z

Z
Z

f
f p

 

 
2.2.3 減衰周波数における入力インピーダンス 
減衰周波数でリングフィルタの入力インピーダンスがどのようになるか，ここ

で検討しておく．(2-1)式より，減衰周波数では， oddeven Γ=Γ となるから，(2-2)式
より oddevenS Γ=Γ=11 となるので， 

21

3
1

2
ZZ

ZjZZZ oddin +
±==  

となり，低域減衰周波数で誘導性リアクタンス，高域減衰周波数で容量性リア

クタンスとなる． 
一方，開放スタブの場合，減衰周波数では，つねに 0=inZ となり固定したもの

になってしまう． 

減衰周波数は，式(2-5)より
2

1
Z

Z
と 

2

3
Z

Z
のみで決まる．しかし，リングフィ

ルタの周波数特性は，整合周波数とも関係すると考えられる．減衰周波数間を

低損失・平坦にするインピーダンス条件を見出しておく事は重要である． 
今，

2

1
Z

Z
と 

2

3
Z

Z
を一定にし，減衰周波数を固定したリングフィルタの周波

数特性を検討する．リングフィルタの通過中心周波数は 6.5GHz として，リン
グフィルタの特性インピーダンスを Z1：50Ω×ｋ，Z2：100Ω×ｋ，Z3：25Ω×
ｋとして，ｋを 0.5，1，2 と変えた場合リングフィルタの周波数特性がどの様
に変化するか検討する． 

 
表２－２ リングフィルタの減衰周波数・整合周波数 

Table ２－2  Attenuation and matching frequencies of the Ring Filter. 
 

k 1Z  2Z  3Z  pf  mf  
0.5 25Ω 50Ω 12.5Ω 2.953GHz 3.597GHz
1 50Ω 100Ω 25Ω 2.953GHz 4.255GHz
2 100Ω 200Ω 50Ω 2.953GHz 0.910GHz
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 図２－１０ リングフィルタの周波数特性シミュレーション結果 
Fig.2-10 Simulated Result of the Transmission Characteristics 

of the Ring Filter 
 

 図２－１０より，
2

1
Z

Z
と 

2

3
Z

Z
を一定にしたリングフィルタは，減衰周波数

は変化しない．しかし，減衰周波数間の通過特性は， k により著しく異なる．
また，k=0.5 の場合，整合周波数が 3.597GHz で減衰周波数 2.953GHz に近づ
くほどリップルが発生している．k=2 は，整合周波数が 0.910GHz で減衰周波
数 2.953GHz より低い周波数領域で，減衰が急峻になる．一方，k=1 の場合，
整合周波数が 4.255GHz で減衰周波数 2.953GHz から離れ，通過中心周波数に
近づくほど，減衰周波数間では低損失・平坦特性になる． 

  

このように，リングフィルタの減衰周波数間の周波数において，リップルを抑

え，且つ，低損失・平坦特性を得るには，減衰周波数と整合周波数の周波数位

置関係が重要となる． 

 

次に，リングフィルタの振幅特性の平坦性について議論する． 
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2.3 リングフィルタのリップル解析 
リングフィルタの通過帯域内，リップルレベルとリップル周波数を定義する．

先ず，リングフィルタの通過帯域とは，通過中心周波数に対し対称な周波数位

置にできる，減衰周波数間の周波数範囲と定義する．次に，リングフィルタの

リップルレベルは，通過帯域に生じる電力伝達係数の極小値と定義する．この

極小値を与える周波数を「リップル周波数」と呼ぶことにする． 
 
リングフィルタの通過帯域：通過中心周波数に対し対称な周波数位置にできる，

減衰周波数間の周波数範囲 
リングフィルタのリップルレベル：リングフィルタの通過帯域に生じる，電力

伝達係数の極小値 
リングフィルタのリップル周波数：リングフィルタの通過帯域に生じる， 

電力伝達係数の極小値を与える周波数 
一般に，規格化入力リアクタンスを Xとすると，反射係数の位相θは， 
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1
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θ
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e
ejX j

j

で表され， 

次の関係が成立つ． 

X
1

2
tan =⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛θ  

そこで，偶奇モード規格化入力リアクタンス 
， 

21

21

ˆˆ
ˆˆ

tan
ZZ

ZZ
jjXZ oddodd

+
== θ  
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[ ]θθ

θ
22

221321
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221
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ZZZZZZ
ZZZZ
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−
==  

したがって，偶奇モードの反射位相 oddθ  evenθ は次式で与えられることになる． 

θ
θ

tan
1

ˆˆ
ˆˆ

2
tan

21

21

ZZ
ZZodd +

=⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
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2
221
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ˆ2tanˆˆˆ
tanˆˆˆˆ2ˆˆtan

2
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ZZZZ
ZZZZZZeven

−

−++
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⎜
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⎛

θ
θθθ  

 

減衰周波数では ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ =

Γ−Γ
= 0

221
oddevenS が成立っているので， oddeven Γ=Γ が成立

する．ゆえに oddeven ZZ = であるから， oddeven XX = であり， ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan

2
tan oddeven θθ

．
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また，整合周波数では ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ =

Γ+Γ
= 0

211
oddevenS が成立っているので， 0=Γ+Γ oddeven

が成立つ．ゆえに 1=oddevenZZ であるから， 1=−= oddevenoddeven XXZZ あり， 

1

2
tan

1

2
tan

1
=

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

−
oddeven θθ

 

これらの関係から， 

減衰周波数： ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan

2
tan oddeven θθ  

整合周波数： 1

2
tan

1

2
tan

1
=

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

−
oddeven θθ

 

リングフィルタの通過中心周波数は 6.5GHzとして，リングフィルタの特性イ

ンピーダンスを Z1：50Ω，Z2：100Ω，Z3：25Ωとして， ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan oddθ

と ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan evenθ

を

θtan の関数として数値計算を行った結果を図２－１１に示す． 

 

 

図２－１１ リングフィルタの ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan oddθ

と ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan evenθ

計算結果 

Fig.2-11 Calculated Result of ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan oddθ  and ⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan evenθ  of the Ring Filter 
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図２－１１より， ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan oddθ

と ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan evenθ

の交点は， 866.0tan =θ となる．

866.0tan =θ を周波数に変換すると ( ) GHzGHz 953.2
90
5.6866.0tan 1 =×−

o となり，

減衰周波数となる． 

一方， ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan evenθ

と

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛
−

2
tan

1
oddθ
の交点は， 659.1tan =θ であった． 659.1tan =θ を周

波数に変換すると ( ) GHzGHz 255.4
90
5.6659.1tan 1 =×−

o となり，整合周波数となる． 

     
表２－３に，通過中心周波数は 6.5GHz，特性インピーダンスを Z1：50Ω，Z2：

100Ω，Z3：25Ωのリングフィルタの減衰周波数と整合周波数のシミュレーショ
ン値と解析値を示す． 

 
表２－３ リングフィルタの減衰周波数と整合周波数 

Table ２－3 Attenuation and matching pole frequencies of the Ring Filter. 
 減衰周波数 整合周波数 

シミュレーション値 2.953 GHz 4.255 GHz 
解析値 2.953 GHz 4.255GHz 

 
この結果から，シミュレーション値と解析値は一致していることが分る． 
リングフィルタの通過帯域内にリップルが生じる条件は，リングフィルタの

整合周波数が，減衰周波数の間に存在する（ mθ
2tan  ＞ pθ

2tan ）ことである．  

このことは，図２－１１より， ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan evenθ

と θ
θ

tanˆˆ
ˆˆ

2
tan

1

21

21

ZZ
ZZ

odd +
−=

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

− の交点

が pθtan より大きいところで存在することである．つまり ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
tan evenθ

の漸近線

θtanˆ
1

1Z
− の傾きが， θtanˆˆ

ˆˆ

21

21

ZZ
ZZ
+

− の傾きより大きければ良いことになる． 

1
ˆ
1
Z
＞

21

21

ˆˆ
ˆˆ

ZZ
ZZ
+

  21
2

12
ˆˆˆˆ ZZZZ −− ＜０ ∴ 1Ẑ ＜

2

2
2

ˆ2

ˆ411
Z

Z++
 

このことをまとめると下記の式になり，Z3は関係しないことになる [7]． 

 1Ẑ ＜
2

2
2

ˆ2

ˆ411
Z

Z++
 

0

ˆ
Z
Z

Z i
i =  2,1=i      (2-7) 
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リップル発生条件を実測値で検証する． 
設計中心周波数 6.5GHz，Z1：50Ωと 75Ω，Z2：100Ω，Z3：25Ωのリングフ
ィルタの通過特性実測結果を図２－１１に示す． 

実測値

式(2-1)

0

-1

-2

-3

-4

1.5 6.5 11.5

Frequency (GHz)

4.27GHz

4.9GHz
7.85GHz

8.75GHz
｜
S
2
1
｜
(d
B
)

 

 
(a) Z1：50Ω,Z2：100Ω,Z3：25Ω 

Frequency (GHz)

0

-1

-2

-3

-4

1.5 6.5 11.5

実測値

｜
S
2
1
｜
(d
B
)

式(2-1)

 

 
(b) Z1：75Ω,Z2：100Ω,Z3：25Ω 

図２－１１ 通過特性実測値と計算値 
Fig.2-11 Measured and Calculated Result of the Transmission Characteristics 
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図２－１１(a)は Z1が 50Ω，(b)は Z1が 75Ωの場合で，実線は実測結果を，破
線は式(2-1)から求めた解析結果である．なお，図２－１１(a)の実測値において，
通過域に本来観測されない周波数でリップルが発生している原因は，誘電体厚

が所期の値と異なっているため，ポートインピーダンス 50Ωとリングフィルタ
のインピーダンスが異なったと考えられる．図２－１２に，ポートインピーダ

ンスを 47Ωに設定した通過特性シミュレーション結果をしめす． 

0

-1

-2

-3｜
S
2
1
｜
(d
B
)

-4

1.5 6.5 11.5

Frequency (GHz)

 

 

図２－１２ 通過特性シミュレーション結果 47Ω 

Fig.2-12 Simulated result of the transmission characteristics 

 
図２－１２のシミュレーション結果から，誘電体厚が所期の 0.381mm より薄く

なったと考えると，誘電体厚 0.381mm で設計したマイクロストリップ線路幅に

対し，特性インピーダンスが 50Ωより小さくなったと考えられる．このため，
ポートの特性インピーダンス 50Ωとリングフィルタの特性インピーダンスが異
なる．このことが，図２－１２に示した，ポートの特性インピーダンスを 47Ω

に設定した通過特性シミュレーション結果に表れている． 
  
表２－４に，Z1が 50Ωと 75Ωのリングフィルタの減衰周波数と整合周波数を
しめす． 
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表２－４ リングフィルタの減衰周波数と整合周波数 
Table 2-4  Attenuation and Matching Frequencies. 

 (a) Z1：50Ω,Z2：100Ω,Z3：25Ω 

 (b) Z1：75Ω,Z2：100Ω,Z3：25Ω 
 減衰 整合 リップ

ル 
リップ

ル 
整合 減衰 

実測 3.15 
GHz 

－ － － － 9.90 
GHz 

解析 3.11 
GHz 

－ － － － 9.89 
GHz 

 
リングフィルタの特性インピーダンス Z２:100Ω を，リップル発生条件式(2-7)

をあてはめると， 1Ẑ ＜1.28になる． 

したがって，Z1：50Ω の場合，Z1＜64Ω の条件を満たすので図２－１１(a)に
しめすように通過帯域内にリップルが発生する．一方，Z1：75Ω の場合，Z1＜

64Ω の条件を満たさないので図２－１１(b)にしめしたように通過帯域内にリッ
プルが発生しない． 
次に，通過域にリップルが発生する特性インピーダンス条件下で，減衰周波数

間に極小値が生じる周波数（リップル周波数）とリップル周波数における減衰

量を解析で求める． 
リップル周波数およびリップル減衰量 
リングフィルタが無損失回路と仮定すると式(2-1)より，次式が得られる．  

( )θ22
2

21 tan1
1

FK
S

+
=      (2-8) 

 減衰 整合 リップ

ル 
リップ

ル 
整合 減衰 

実測 2.97 
GHz 

4.27 
GHz 

4.9 
GHz 

7.85 
GHz 

－ 10.0 
GHz 

解析 2.95 
GHz 

4.25 
GHz 

5.12 
GHz 

7.88 
GHz 

8.75 
GHz 

10.05 
GHz 
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ただし， ( )θ2tanF は次式で与えられる． 

( ) ( )
( ) ( )22222

2222
2

tantan1tan

tantantan
tan

p

mF
θθθ

θθθ
θ

−+

−
=

    (2-9)     

通過中心周波数 6.5GHz 特性インピーダンス Z1：50Ω，Z2：100Ω，Z3：25Ω
のリングフィルタの ( )θ2tanF 数値計算を行った結果を図２－１３に示す． 
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tan2θ
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0.04
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0.00

F 
(ta

n2 θ
)

5 15

0.10

tan2θ

 

 

図２－１３ ( )θ2tanF の計算値 
Fig.2-13 Calculated Result of the ( )θ2tanF  

 
図２－１３より， ( )θ2tanF は tan2θ=8.34で極大値 0.0518となる．tan2θ=8.34
を周波数に変換すると，5.12GHzと 7.88GHzになる．これらの周波数がリング
フィルタのリップル周波数である． 

  
表２－２(a)に示したリングフィルタのリップル周波数は，この値である．こ
の結果から，リングフィルタのリップル周波数の実測値と解析値はよく一致し
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ていることがわかる｡なお，上記の例では， 25.02 =K となるので，リップルレベ

ルは ( )( )0518.01log100559.0 2KdB += であり，その値が小さいことがわかる． 
 ところで３章で示すように，ｎ段縦続接続された回路の電力伝達係数も(2-8)
式と類似した関数形（tan2θの有理関数）で表現できることが分かる． 
 

2.４ Ｑ値および群遅延解析 
2.4.1 Q値解析 

減衰極周波数近傍における Q 値について議論する．リング共振器は等長線路で
構成された回路である．したがって，その S パラメータは θtan の有理関数で表

される．通過特性 21S が 3dB低下する位相角θは，式(2-8)において 2
12

21 =S と

置くことにより，次式を満足するθである． 
( ) 1tan22 =θFK    (2-10) 

(2-9)を(2-10)に代入して次式が得られる． 

( ) ( )
( ) ( )

1
tantan1tan

tantantan
tan

22222

2222
222 =

−+

−
=

p

mKFK
θθθ

θθθ
θ  

( )
( )

( )
( ) ( )θ

θ
θ

θθ
θθ

θ
θ tan

tan
tan

tantan
tantan

tan
1tan

22

222

H
D
NK

m

p ==
−

−+
=±∴  

ここで，右辺有理関数を減衰周波数 pθtan の近傍で線形近似をおこなう． 
( ) ( ) ( ) ( ) θθθθθθθ tantantantantantantan ∆′=∆′+≈+∆ pppp HHHH  

( ) ( )
( )

( )
( )

( )
mp

p

mpp

pp

p

p
p D

N
H

θθ
θ

θθθ
θθ

θ
θ

θ 22

2

22

2

tantan
1tan2

tantantan
1tantan2

tan
tan

tan
−

+
=

−

+
=

′
=′  

( )
mp

pK
θθ
θθ

22

2

tantan
tan1tan2

−

∆+
=∴   

1tan

tantan
tan2 2

22

+

−
=∆∴

p

mpK
θ

θθ
θ  

ここで， 1tantan 2 += θ
θ
θ

d
d

であるから
1tan

tan
2 +

=
θ
θθ dd が成り立つので， 

( )22

22

2 1tan

tantan

1tan
tan2

2
+

−
=

+

∆
≅∆∴

p

mp

p

K
θ

θθ

θ
θ

θ  

( )
mp

ppp

K
Q

θθ

θθ
θ

θ
22

22

tantan

1tan
2 −

+
=

∆
=∴  

 
減衰極周波数近傍における Q値は，次式のようにあらわせる． 
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( )
mp

ppp

K
Q

θθ

θθ
θ

θ
22

22

tantan

1tan
2 −

+
=

∆
=  (2-11) 

 
表２－５に，通過中心周波数 6.5GHz，リングフィルタの Z1を 50Ω， 2Z と 3Z

を変えて，減衰周波数を 4GHzに固定した．ここで，Kを
2

1
Z

ZK = と定義し，K

を 0.5，2/3，1，2に設定した場合のQ値の解析値とシミュレーション値の比較
をしめす．  

 
表２－５ リングフィルタのQ値の解析値とシミュレーション値 

Table 2-5  Analysis and Simulated Result of the Q . 

 

図２－１４に，通過中心周波数 6.5GHz， Z1を 50Ω， 2Z と 3Z を変えて，減衰

周波数を 4GHz に固定し， Kを 0.5，2/3，1，2 に設定した場合のリングフィ
ルタ周波数特性シミュレーション結果を示す．  

 

 Z2(Ω) Z3(Ω) K  mθ
2tan  pθ2tan 解析Q  シミュレー

ションQ  
＃1 100 70 0.5 2.100 5.000 6.407 4.819 

＃2 75 47.25 
3

2  2.100 5.027 4.762 2.817 

＃3 50 26.2 1 2.096 5.144 3.039 1.569 

＃4 25 8.75 2 2.1 5.800 1.256 1.061 
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図２－１４ 減衰極周波数近傍における周波数特性 
Fig.2-14 Simulated Result of the Transmission Characteristics 

 
 
図２－１４から，Kが小さい程，また， mθtan が pθtan に近づく程，減衰特性

が鋭く，Q値は大きくなることが分かる．このことは，式(2-11)から得られた結
果と同じである． 

 
次に， Ω50:1Z ， Ω100:2Z ， Ω25:3Z のリングフィルタの減衰周波数近傍に

お け る Ｑ 値 を 求 め る ． 5.0=K 7137.0
180

12tan
2

3

2

11 =×⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+= °

− πθ
Z
Z

Z
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p   

751.2tan 2 =mθ  75.0tan 2 =pθ   

( ) ( ) 186.2
75.275.05.0
175.07137.0

tantan

1tan 2

22
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−
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=
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+
=

mp

pp

K
Q

θθ
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図２－１５に，通過中心周波数 6.5GHz Ω50:1Z ， Ω100:2Z ， Ω25:3Z の

リングフィルタの減衰周波数近傍における周波数特性のシミュレーション結果

を示す．リングフィルタは無損失としてシミュレーションを行なった． 



 - 37 - 

シミュレーションから， 2111 SS = となる周波数は，1.914GHz と 3.394GHz
である．減衰周波数は 2.954GHz であるから，リングフィルタのＱ値は，

996.1
914.1394.3

954.2
=

−
=

GHzGHz
GHzQ である． 
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図２－１５ 減衰極周波数近傍における周波数特性 

Fig.2-15 Simulated Result of the Transmission Characteristics 
 

表２－６ 減衰極周波数近傍におけるリングフィルタのQ値 
Table 2-6 Simulated and Calculated Result of the Q factor 

 
 Q値 (－) 

リングフィルタ 
シミュレーションQ値 

1.996 

リングフィルタ 
解析Q値 

2.186 

開放スタブ 
解析Q値 

0.5 

一方，開放スタブ帯域阻止フィルタのQ値は，
θ2tanˆ2

ˆ2

3

3
21 jZ

ZS
+

= より半値幅は
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2
12

21 =S より 1ˆ2
2tan

2

3

=⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛

Z
θ となるので， 3

ˆ2)2tan( Z±=θ ．減衰極周波数 pθ の近傍

で，通過特性 21S が 3dB 低下する位相角θ が 21,θθ とする． pθ と 21,θθ の間に， 
1tanθ ＞ pθtan ＞ 2tanθ の関係が成り立っているとすると 

 

( )3
1

3
1

21
ˆ2tan8)ˆ2(tan2

4
ZZ

Q p

−−
==

−
=

ππ

θθ
θ  

となる． 
図２－１６に，特性インピーダンス 3Z に対して，開放スタブ帯域阻止フィル

タのQ値を求めたシミュレーション結果を示す．  
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図２－１６ 開放スタブ帯域阻止フィルタのQ値特性 

Fig.2-16 Simulated Result of the Microstrip Open Stub Filter’s Q factor. 
 
図２－１６より，開放スタブ帯域阻止フィルタのQ値は，開放スタブの特性

インピーダンスが小さいほど，Q値が大きくなる．しかし，開放スタブの特性
インピーダンス１Ωの場合， 82.9=Q で，Q値は小さい． 

 
次に，リングフィルタの群遅延量 gτ をもとめ，実測値との比較を行い，その
平坦特性を明らかにする． 
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2.4.2 群遅延解析 
リングフィルタの伝達特性 21S は式（2-1）で与えられるので， 群遅延量 gτ は，

式(2-12)となる． 
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ここで， 3210 ,,, aaaa は次の式で与えられる[7]． 
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通過中心周波数 0f では， ∞=θtan であることを考慮すると群遅延量は 0f で次式

となり， Z3に依存しないことがわかる． 
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一方，リング構造を持たない長さ λg/2 の単純伝送線路では，通過中心周波数

における群遅延は
02

1
f である．したがって，通過中心周波数におけるリングフ

ィルタの群遅延は単純伝送線路より
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倍遅れることになる． 

特性インピーダンス Z1：50Ω Z2：100Ω Z3：25Ω，通過中心周波数 6.5GHz
のリングフィルタの場合，通過中心周波数における群遅延量をもとめると，式

(2-13)より 
( ) ( )

ps
f

ZZ
ZZZ

Z
Z

15.96
105.64
10050

1005050
50
50

4 9
0

21

210

0

1

=
××
×
+

+
=

+
+

=τ になる． 

一方，リング構造を持たない特性インピーダンス Z3：25Ω 長さ λg/2 の単純
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図２－１７(a)に，このリングフィルタの群遅延量を測定した結果をしめす．
図２－１７(b)は，式(2-12)を用いて計算した群遅延量と伝送線路の損失を含めた
群遅延量シミュレーション結果をしめす． 

90
0

1.5 6.5 11.5
Frequency (GHz)

G
ro

up
 D

el
ay

(p
s)

180
94.8ps270

-90
-180
-270

90
0

1.5 6.5 11.5
Frequency (GHz)

G
ro

up
 D

el
ay

(p
s)

180
94.8ps270

-90
-180
-270

 

 

(a) Measured Result of Ring Filter’s Group Delay 
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(b) Simulated Result of Ring Filter’s Group Delay 

図２－１７ 群遅延量の測定値と計算値 
Fig.2-17 Measured and Simulated Result of Ring Filter’s Group Delay 

 
伝送線路の損失を含めた群遅延量シミュレーションでは，減衰周波数 3GHz
と 10GHzの近傍で群遅延量が負になる．この事は実測結果でも観測された．ま
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た，減衰周波数付近を除いて，群遅延量は一定であり，群遅延量の値は実測値

と解析値がほぼ一致している． 
 
2.５ まとめ 
第２章では，リングフィルタの解析を行い，透過反射係数 1121,SS を導き，リン

グフィルタの減衰周波数 ( )021 =S と整合周波数 ( )011 =S を求めた．また，リングフィ

ルタの通過帯域とは，通過中心周波数に対し対称な周波数位置にできる，減衰

周波数間の周波数範囲と定義し，減衰周波数と整合周波数の周波数における位

置関係から，通過帯域内にリップルが発生する条件式を導き，実測値と計算値

の比較を行なった．更に，リングフィルタの伝達係数から，リングフィルタの

群遅延量を求め，実測値と計算値がほぼ一致することを確認した． 
リングフィルタの通過域のリップル発生条件や群遅延量は，リング部の特性

インピーダンス Z1，Z2のみで決まり，開放スタブの特性インピーダンス Z3は，

減衰周波数のみに寄与することが分かった． 
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第３章 リングフィルタの多段化 

第３章では，リングフィルタの多段縦続接続法の検討を行う．第２章で議論

したように，リングフィルタは特性インピーダンス 1Z  2Z  3Z の組合せにより，
通過中心周波数に対し任意の対称な周波数位置に，２つの減衰周波数を設定で

きる．また，Kの値により，２つの減衰周波数間では，低損失・平坦特性・一
定群遅延特性を実現できる．この良好な特性を活用し，減衰周波数の異なるリ

ングフィルタを多段縦続接続することにより，通過域では低損失・平坦特性・

一定群遅延特性を，阻止域では或る周波数範囲で一定の阻止量を，実現するこ

とができる． 
第２章では， Richard 変数 θtanj=Ω を使って，１段リングフィルタの電力伝達

係数を散乱係数で書き表した．しかし，リングフィルタの多段縦続接続回路の

電力伝達係数を散乱係数で書き表すことは，電力伝達係数の式が複雑で見通し

も悪い．多段縦続接続回路の記述が簡単な T 行列を，１段リングフィルタの散
乱係数で書き表し，最後に n段接続回路の T行列より電力伝達係数を導く．次
に，減衰量が等リップルになるような減衰周波数の周波数配置法の概略をしめ

す．この減衰周波数の周波数配置から，個々のリングフィルタの特性インピー

ダンスが決定できることを示す． 
より具体的な検討例として，リングフィルタ直結４段縦続接続回路を議論す

る．リングフィルタ直結４段縦続接続回路において，阻止特性は，異なるKで，
減衰周波数を同じにした場合，Kが大きいほど阻止量が大きくなる．また，異
なるKで，阻止量を同じにした場合，Kが大きいほど阻止周波数範囲が広がる
ことを計算で確認した． 
一方，通過特性は，異なるKで，減衰周波数を同じにした場合，Kが大きい
ほど通過域のリップルレベルが大きくなる．また，同じKでは，通過域のリッ
プルレベルはほとんど劣化しないことを計算で確認した． 

最後に，リングフィルタの５段縦続接続回路により，通過帯域 3GHz から
10GHzのＵＷＢ帯域通過フィルタを試作した結果を示す[1]． 
 

3.1 フィルタ合成研究の変遷 

 ここで，フィルタ合成の研究について述べる前に，フィルタを規定する項目

を示す．一般に，フィルタを規定する項目は次の項目である． 

 

通過域：周波数範囲・損失・リップル量 

阻止域：周波数範囲・減衰量・阻止域と通過域の周波数に対する減衰量 

 

である． 
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フィルタの多段化について，過去５０年に亘って文献調査を行ったが，帯域

阻止フィルタの多段化についての研究報告は見られなかった．著者が推測する

に，帯域阻止フィルタは本来狭帯域特性であり，帯域阻止フィルタの多段化に

より，阻止域を広げるより，低域通過フィルタや高域通過フィルタ，帯域通過

フィルタを使って阻止域を広げる方が容易で性能も良い． 

ここでは，一般的なフィルタの多段設計法についてまとめておく． 

図３－１にフィルタの減衰特性を示す． 
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図３－１ 楕円関数フィルタの減衰特性 

Fig.3-1 Elliptic Function Response. 
 

 ここで， mA はリップル量， 1ω′は通過域端， Lω′は阻止域端， 0ω′は減衰周波
数， mL は最小減衰量である． 
 

 ＬＣ並列共振器とＪインバータを用いたｎ段帯域通過フィルタの等価回路を

図３－２に示す． 

 
 

図３－２ ＬＣ並列共振器とＪインバータを用いたｎ段帯域通過フィルタの等

価回路 

Fig.3-2  Equivalent Circuit of Admittance Inverted Coupled n-stage 
Bandpass Filter. 
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インダクタンス riL ，キャパシタンス riC ( )ni ,,2,1 L= ，特性アドミタンス

1, +iiJ ( )ni ,,1,0 L= は，下記の式で与えられる[2-25]． 
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ここで， riL ， riC ，コンダクタンス 0G ， 1, +nnG は任意の値であり， 0ω は帯域通

過フィルタの中心角周波数である．また，FBW は比帯域幅， 1g ( )1,,1,0 += ni L

は最平坦もしくはチェビシェフ原型低域通過フィルタの値である． 

 

2003 年 C.Quendoらは， Dual-Behavior Resonatorsという概念を導入し，狭
帯域通過フィルタを報告した[23]．日本では，馬らが同じ共振器をコンポジット
共振器と呼んでいる[26,27]．ここでは，馬らの説明に基づいて述べる． 
 コンポジット共振器とは，１つの共振と２つの反共振を共有した共振器で，

共振点の近傍では，従来のＬＣ並列共振器またはＬＣ直列共振器と同じ働きを

する． 
コンポジット並列共振器の等価回路を図３－３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た共振器である．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 aω ， bω および aX ， bX とすると，次
式となる． 

 

a
aa C

LX
ω

ω 1
−=    

b
bb C

LX
ω

ω 1
−=  

 

 
（ａ）コンポジット並列共振器  （ｂ）ＬＣ並列共振器 

図３－３ コンポジット並列共振器の等価回路 

Fig.3-3  Equivalent Circuit of Dual-Behavior Resonators. 
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aω ＜ bω と仮定し，動作周波数ωが aω ＜ω＜ bω のとき， aX ＞０， bX ＜０とな
り，図３－３（ｂ）のに示すＬＣ並列共振器になる． 

 図３－３（ａ）のコンポジット共振器のサセプタンス cB と（ｂ）のＬＣ並列
共振器のサセプタンス rB はそれぞれ次式で与えられる． 
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中心周波数 0ωω = で cB と rB のサセプタンススロープパラメータを求めると以

下のようになる． 
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中心周波数 0ωω = で cB と rB のサセプタンススロープパラメータを等しくさせ

るには，以下の関係が成立てばよい． 
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したがって， rL ， rC が上式で与えられるとき，図３－３の（ａ）と（ｂ）は，
中心周波数 0ωω = で電気的に等価となる．図３－３の（ａ）コンポジット共振

器の周波数特性例を図３－４に示す．２つのＬＣ直列共振器がそれぞれ aω ， bω
で共振することにより２つの減衰周波数が得られた． 0ω での共振は図３－３の
（ｂ）のＬＣ並列共振である． 
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図３－４ コンポジット共振器の周波数特性例 

Fig.3-4  Simulated Result of Dual-Behavior Resonators Filter Transmission 
Characteristics. 

 

図３－２に示した，フィルタの各ＬＣ並列共振回路を，図３－３のコンポジ

ット並列共振器に置き換えることにより，図３－５に示す，コンポジット共振

器を用いたフィルタ回路が実現できる．この帯域通過フィルタは， aiaiCL の直列

共振により阻止域低域側 aiω ( )ni ,,2,1 L= にｎ個の減衰周波数を持ち， bibiCL の直

列共振により阻止域高域側 biω ( )ni ,,2,1 L= にｎ個の減衰周波数を持つ． 

 

 
図３－５ コンポジット共振器とＪインバータを用いたｎ段帯域通過フィルタ

の等価回路 

Fig.3-5  Equivalent Circuit of Admittance Inverted Coupled n-stage 
Dual-Behavior Resonators Bandpass Filter. 

 
以上の方法により，３段コンポジット共振器 帯域通過フィルタの設計例を

示す． 
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図３－６ ３段コンポジット共振器の帯域通過フィルタ 

Fig.3-6  Simulated Result of n-stage Dual-Behavior Resonators Bandpass 
Filter Transmission Characteristics. 

 

3.2 多段縦続接続リングフィルタの解析と合成 

リングフィルタは，通過中心周波数に対し任意の対称な周波数位置に，２つ

の減衰周波数を持つ．リングフィルタは，この周波数特性が周期的に繰り返す

帯域阻止フィルタである．第２章で議論したように，リングフィルタは，２つ

の減衰周波数間では，低損失・平坦特性・一定群遅延特性である．この低損失・

平坦特性・一定群遅延特性を活用し，減衰周波数の異なるリングフィルタを多

段縦続接続することにより，通過域では低損失・平坦特性・一定群遅延特性を，

阻止域では或る周波数範囲で一定の阻止量を，実現することができる． 
本節では，リングフィルタの多段縦続接続設計法について述べる． 

2 端子対回路の散乱行列 [ ] ⎥
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⎣
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T は，図３－

７で定義される． 
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（ａ）2端子対回路のＳ行列 
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（ｂ）2端子対回路のＴ行列 

 
図３－７ 2端子対回路 

Fig.3-7 Schematic of Two-port Network. 
 

図３－８に，２つの異なるＴ行列 [ ] ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=
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1211
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A TT

TT
T と [ ] ⎥
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⎤
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⎡
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B TT
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T の縦続接

続 2端子対回路のＴ行列を示す． 
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図３－８ 2端子対回路の縦続接続 

Fig.3-8 Two-port Network in Tandem. 
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したがって，２つの異なるＴ行列 [ ]AT と [ ]BT の縦続接続 2端子対回路のＴ行列
[ ]T は，それぞれのＴ行列の積 [ ] [ ][ ]BA TTT = になる． 
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2端子対回路の散乱行列 [ ] ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=

2221

1211

SS
SS

S およびＴ行列 [ ] ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=
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TT
TT

T は， 
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から散乱行列 [ ]S およびＴ行列 [ ]T の間には，次の関係が成立っている． 

22

12
11 T

TS =      
22

2112
1112 T

TTTS −=  
22

21
1

T
S =   

22

21
22 T

TS −=  

21

21122211
11 S

SSSST +−
=  

21

11
12 S

ST =    
21

22
21 S

ST −=  
21

22
1

S
T =  

 
１段のリングフィルタ(2-1)と(2-2)の 1121,SS は， Richard 変数 θtanj=Ω を使

って，次式のように書き表される． 

( ) ( )
( )Ω

Ω
=Ω

D
N

S ij
ij  2,1, =ji   (3-1) 

( )Ω12N ( )Ω21N はΩの実係数 4 次多項式， ( )Ω11N ( )Ω22N はΩの実係数３次多項式，

( )ΩD はΩのフルビッツ実係数 4次多項式になる． 

以下に具体的に式で書く． 

( ) ( )( ) ( )
( )Ω
Ω

=
+Ω+Ω+Ω+Ω

Ω−ΩΩ−
=Ω

D
N

aaaa
S p 21

01
2

2
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3
4
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1
   (3-2) 

( ) ( ) ( )
( )Ω
Ω

=
+Ω+Ω+Ω+Ω

Ω−ΩΩ
=Ω

D
N

aaaa
KS m 11

01
2

2
3

3
4

22

11    (3-3) 

ここで ( )Ω11N ， ( )Ω21N ， ( )Ω12N ， ( )Ω22N ， ( )ΩD は下記で与えられる． 

( ) ( )KN m
22

11 Ω−ΩΩ=Ω , ( ) ( )Ω−=Ω− 1111 NN , ( ) ( )( )222
21 1 pN Ω−ΩΩ−=Ω , ( ) ( )Ω=Ω− 2121 NN  

( ) 01
2

2
3

3
4 aaaaD +Ω+Ω+Ω+Ω=Ω       

ただし， ppa θ22
0 tan=Ω−= ， mm θ22 tan−=Ω とおいた．また， Kaaa ,,, 321 は「2.3.2 群

遅延解析」で使った式(2-12)の値である． 
先ず，多段接続回路の記述が簡単な T行列を求め，最後に n段接続回路の T
行列より電力伝達係数を導く． 

 
リングフィルタは対称 ( )2211 SS = ・相反回路 ( )2112 SS = であるから，１段リン

グフィルタの T行列は次式で表せる．  
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また，リングフィルタは無損失・対称・可逆回路であるから，１段リングフ

ィルタの T行列要素 ( )( )Ω1
ijT ( )2,1, =ji は次式で表せ，全て実係数多項式で表される． 

リングフィルタの無損失性から，リングフィルタ S 行列はユニタリ性となり

12
21

2
11 =+ SS が成立つ．リングフィルタの S行列要素は実係数有理関数である

ので， 
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ここで改めて，リングフィルタの T行列を下記のように定義する． 

[ ] ( ) ( )
( ) ( )⎥⎦

⎤
⎢
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⎡
ΩΩ
ΩΩ

=
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TT
TT

T ：リングフィルタの T行列 

[ ] ( ) ( )
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⎢
⎣

⎡

ΩΩ
ΩΩ

=
2221

1211

ˆˆ
ˆˆˆ

TT
TTT ：リングフィルタの T行列の分子多項式で構成された行列 
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( )[ ]
( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )⎥⎦

⎤
⎢
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⎡

ΩΩ
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T
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1211 ：第ｋ段目のリングフィルタの T行列 
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TTT
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1211

ˆˆ
ˆˆˆ ：第ｋ段目のリングフィルタの T̂行列 

( )( )
( )( )
( )( )Ω
Ω

=Ω k

k
ijk

ij N
T

T
21

ˆ  2,1, =ji  nk L,2,1=      (3-6) 

[ ][ ] [ ] ( ) [ ] ( )
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⎢
⎣

⎡

ΩΩ
ΩΩ

=
kk

kk
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TT
TTT

;1
22

;1
21

;1
12

;1
11;1

ˆˆ
ˆˆˆ ：第１段目から第ｋ段目までの縦続接続した T̂行列 

 
第１段目から第(k+1)段目までのリングフィルタ縦続接続 T̂行列の各要素には，

以下の関係が成立っている．  
[ ]( )Ω+1;1

11
ˆ kT ：Ωのモニック４(ｋ+1)次多項式 
[ ]( )Ω+1;1

12
ˆ kT ： [ ]Ω+1;1 kK ×(Ωのモニック(4k+2)次多項式) 
[ ]( )Ω+1;1

21
ˆ kT ＝ [ ]( )Ω−+1;1

12
ˆ kT ： [ ]Ω− +1;1 kK ×( Ω− のモニック(4k+2)次多項式) 

[ ]( )Ω+1;1
22
ˆ kT ＝ [ ]( )Ω−+1;1

11
ˆ kT ： Ω− のモニック４(ｋ+1)次多項式 

ただし [ ] ( ) ( ) ( )1211;1 ++ +++= kk KKKK L ， [ ] ( )11;1 KK =   [ ]( ) ( ) ( )Ω=Ω 11;1 ˆˆ
ijij TT ， 2,1, =ji  

（証明） 
第(k+1)段目のリングフィルタの T̂行列において，下記の関係が成立している． 

( ) ( )Ω+1
11
ˆ kT ：Ωのモニック４次多項式 
( ) ( )Ω+1

12
ˆ kT ： ( )ΩkK ×(Ωのモニック２次多項式) 
( ) ( )Ω+1

21
ˆ kT ＝ ( ) ( )Ω−+1

12
ˆ kT   

( ) ( )Ω+1
22
ˆ kT ＝ ( ) ( )Ω−+1

11
ˆ kT  
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ˆˆ
ˆˆˆ において下記の関係が同様に成立っていると仮定する． 

[ ] ( )ΩkT ;1
11
ˆ ：Ωのモニック４ｋ次多項式 
[ ]( )ΩkT ;1

12
ˆ ： [ ]ΩkK ;1 ×(Ωのモニック(4ｋ-2)次多項式)  
[ ] ( ) [ ]( )Ω−=Ω kk TT ;1

12
;1

21
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[ ]( ) [ ]( )Ω−=Ω kk TT ;1
11

;1
22

ˆˆ  
 
第１段目から第(k+1)段目までのリングフィルタ縦続接続 T̂行列は，第１段目か
ら第ｋ段目までの縦続接続した T̂行列に，第(k+1)段目のリングフィルタの T̂行
列をかけて得られる． 

 
[ ][ ] [ ][ ] ( )[ ]1;11;1 ˆˆˆ ++ = kkk TTT  
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[ ] [ ]( ) ( )( ) [ ]( ) ( )( )ΩΩ+ΩΩ= +++ 1

21
;1

12
1

11
;1

11
1;1

11
ˆˆˆˆˆ kkkkk TTTTT  

=(Ωのモニック４ｋ次多項式)×(Ωのモニック４次多項式) 
＋( [ ]ΩkK ;1 ×(Ωのモニック(4ｋ-2)次多項式))×( Ω− K ×( Ω− のモニック２次多項

式)) 
=Ωのモニック４(ｋ+1)次多項式 
 

[ ] [ ]( ) ( )( ) [ ]( ) ( )( )ΩΩ+ΩΩ= +++ 1
22

;1
12

1
12

;1
11

1;1
12

ˆˆˆˆˆ kkkkk TTTTT  
= (Ωのモニック４ｋ次多項式)×( ( )Ω+1kK ×(Ωのモニック２次多項式)) 
＋( [ ]ΩkK ;1 ×(Ωのモニック(4ｋ-2)次多項式))×( Ω− のモニック４次多項式) 
= [ ]Ω+1;1 kK ×(Ωのモニック(4k+2)次多項式) 
 

[ ] [ ]( ) ( )( ) [ ]( ) ( )( )ΩΩ+ΩΩ= +++ 1
21

;1
22

1
11

;1
21

1;1
21

ˆˆˆˆˆ kkkkk TTTTT  
= ( [ ]Ω− kK ;1 ×( Ω− のモニック(4ｋ-2)次多項式))×(Ωのモニック４次多項式) 
＋( Ω− のモニック４ｋ次実係数多項式)×( ( )Ω− +1kK ×( Ω− のモニック２次多項

式)) 
= [ ]Ω− +1;1 kK ×( Ω− のモニック(4k+2)次多項式) 

[ ] [ ]( ) ( )( ) [ ]( ) ( )( )ΩΩ+ΩΩ= +++ 1
22

;1
22

1
12

;1
21

1;1
22

ˆˆˆˆˆ kkkkk TTTTT  
=( [ ]Ω− kK ;1 ×( Ω− のモニック(4ｋ-2)次多項式))×( ( )Ω+1kK ×(Ωのモニック２次多項
式)) 
＋( Ω− のモニック４ｋ次多項式)×( Ω− のモニック４次多項式) 
= Ω− のモニック４(ｋ+1)次多項式 
 
ゆえに，第１段目から第(k+1)段目までの縦続接続した T̂行列の各要素には，下
記の関係が同様に成立っている． 

[ ]( )Ω+1;1
11
ˆ kT ：Ωのモニック４(ｋ+1)次多項式 
[ ]( )Ω+1;1

12
ˆ kT ： [ ]Ω+1;1 kK ×(Ωのモニック(4k+2)次多項式) 
[ ]( )Ω+1;1

21
ˆ kT ＝ [ ]( )Ω−+1;1

12
ˆ kT ： [ ]Ω− +1;1 kK ×( Ω− のモニック(4k+2)次多項式) 

[ ]( )Ω+1;1
22
ˆ kT ＝ [ ]( )Ω−+1;1

11
ˆ kT ： Ω− のモニック４(ｋ+1)次多項式 

                               Q.E.D. 
[ ]( )[ ] [ ]( ) [ ]( )

[ ]( ) [ ]( )
[ ]( ) [ ]( )

[ ]( ) [ ]( )⎥⎦
⎤

⎢
⎣
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=⎥
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⎤
⎢
⎣

⎡

ΩΩ
ΩΩ

=Ω
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k

TT
TT

TT
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12

;1
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;1
11

;1
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11;1

ˆˆ
ˆˆ

ˆˆ
ˆˆˆ  
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リングフィルタは無損失回路 ⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ =+ 12

21
2

11 SS であると仮定すると，リングフィル

タをｎ段縦続接続した回路の電力伝達係数は下記のように表せる． 

 
[ ]( ) [ ]( ) ( )2;1

12
;1

12
2

12
2

21
2

11

2
212

21 1
1

1
1

1
1

Ω−+
=

Ω−Ω+
=

+
=

+
=

GTTTSS

S
S nn

      (3-7)  

但し， ( )2Ω−G は下記の式で表される． 

( ) [ ]( ) [ ]( )
[ ]( ) [ ]( )
[ ]( ) [ ]( )Ω−Ω

Ω−Ω
=Ω−Ω=Ω− nn

nn
nn

NN
TTTTG ;1

12
;1

12

;1
12

;1
12;1

12
;1

12
2

ˆˆ  

( )
[ ] ( )

( ) ( )( ) ( )( ) ( )( )22222
2

222
1

222

22n1;
2

1

)次多項式2)-(4nのモニック- (×)次多項式2)-((4nのモニック (×-K 

nppp
nG

Ω−ΩΩ−ΩΩ−ΩΩ−

ΩΩΩ
=Ω−

L

 (3-8) 

ここで，Ωのモニック(4ｎ－2)次多項式を 

( ) 01
34

34
24 aaaF n

n
n +Ω++Ω+Ω=Ω −

−
− L  

と表現する． 
( )ΩF をΩの偶数次多項式と奇数次多項式に分けて書き表す． 
( ) { }

BA
aaaaaaF n

n
n

n
n

Ω+=
+Ω++ΩΩ++Ω++Ω+Ω=Ω −

−
−

−
−

1
2

3
44

340
2

2
44

44
24 LL  

ただし 0
2

2
44

44
24 aaaA n

n
n +Ω++Ω+Ω= −

−
− L ， 1

2
3

44
34 aaaB n

n +Ω++Ω= −
− L  

と置いた． 
一方， Ω− のモニック(4ｎ－2)次多項式は， 
( ) { }

BA
aaaaaaF n

n
n

n
n

Ω−=
+Ω++ΩΩ−+Ω++Ω+Ω=Ω− −

−
−

−
−

1
2

3
44

340
2

2
44

44
24 LL  

と表せるので， 
 
(Ωのモニック(4ｎ－2)次多項式)×( Ω− のモニック(4ｎ－2)次多項式) 

( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )21
2

3
44

34
22

0
2

2
44

44
24

222

aaaaaa

BA
BABA

FF

n
n

n
n

n +Ω+ΩΩ−+Ω+Ω+Ω=

Ω−=

Ω−×Ω+=
Ω−×Ω=

−
−

−
−

− LL

 

となり， 2Ω のモニック(4ｎ－2)次多項式になる． 
ゆえに ( )2Ω−G は，下記のように表される． 

( )
( ) ( ) ( )( ) ( ) ( ){ }

( ) ( )( ) ( )( ) ( )( )22222
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222
1
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2
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44
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44
44

242221
2

1 nppp
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n
n

n
n

nn aaaaaaKKKG
Ω−ΩΩ−ΩΩ−ΩΩ−

+Ω++ΩΩ−+Ω+Ω+ΩΩ+++
−=Ω−

−
−

−
−

−

L

LLL
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よ っ て ( )2Ω−G は ， 分 子 多 項 式 の 構 造 か ら ， 偶 数 次 多 項 式

( )0
2

2
44

44
24 aaa n

n
n +Ω+Ω+Ω −

−
− L と奇数次多項式 ( )1

2
3

44
34 aaa n

n +Ω++Ω −
− L が共通根を持た

ないと整合条件は得られない．一方，分母多項式の構造から，減衰周波数は常

に実現できる事が分かる．したがって，リングフィルタをｎ段縦続接続した回

路の電力伝達係数は下記のように表せる． 

 

( )

( ) ( ) ( )( ) ( ) ( )
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図３－９ リングフィルタ多段縦続接続回路の設計論 

Fig.3-9 Calculated Result of the Multi-stage Ring Filter. 
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こうしてリングフィルタの多段縦続接続回路の設計論は，下記の近似論と構

成論に帰着される． 

（１）近似論： ( )2Ω−G を所望特性にできるだけ近づけるように有理関数の係数

を決定することである． 

（２）構成論：リングフィルタの多段縦続接続回路の実現は，所望特性にでき

るだけ近づけた ( )2Ω−G の有理関数の係数値を実現する特性インピーダンスを求

めることである． 

 
次に，減衰周波数の異なるリングフィルタを４段縦続接続して，広帯域の帯

域通過フィルタを設計についてのべる． 
  

3.3 リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタ 

3.3.1 通過域特性と阻止域特性 
リングフィルタは帯域阻止フィルタであるので，減衰周波数の設計が重要で

ある．減衰周波数の異なるリングフィルタをｎ段縦続接続して，広帯域の帯域

通過フィルタを設計する場合，所望の通過帯域( Lf ～ Hf )から通過中心周波数

( 0f )と１段目のリングフィルタの減衰周波数( ( )
2

1pΩ )が決まる．具体的に述べる， 

通過帯域： Lf ～ Hf   
 

通過中心周波数：
20

LH fff +
=  

 
１段目のリングフィルタの減衰周波数： ( ) ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
×−=⎟⎟

⎠
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⎜⎜
⎝

⎛
+−=Ω °90tan12
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2

2
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2

12
1 f

f
Z
Z

Z
Z L

p
 

2段目以降の阻止域の設計は，阻止域の減衰量が所望の値で等リップルになるよ

うに，減衰周波数 ( )

( )

( )

( )

( )
( )

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
×−=⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝
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+−=Ω °90tan12
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2

2
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2

12

f
f

Z
Z

Z
Z ip

i

i

i

i

ip
 ( )ni L,3,2= を周波数軸

上に配置する設計を行う．  

表３－１に示す３種類の異なるリングフィルタ直結４段縦続接続における，

帯域外阻止特性および通過域特性を検討する． 

 

 

 

 

 

 



- 58 - 

表３－１ ３種類の異なるリングフィルタ直結４段縦続接続  

帯域通過フィルタの設計値 

Table 3-1  Calculated Result of the 4-stage Ring Filter 
 

 通過帯域 帯域外阻止周波数 帯域外阻止量

＃１ 3GHz～10GHz 1.9GHz～3GHz 10GHz～11.1GHz 43dB 等リッ

プル 

＃２ 3GHz～10GHz 1.9GHz～3GHz 10GHz～11.1GHz 68dB 等リッ

プル 

＃３ 3GHz～10GHz 0.3GHz～3GHz 10GHz～12.7GHz 43dB 等リッ

プル 

 

 

＃１ リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタ 

1.9GHz～3GHz および 10GHz～11.1GHz の阻止域で減衰量 43dB 等リップ
ルになるように設計した． 

今，設計を簡単にするため 
( )

( ) Ω
Ω

=
100
50

2

1
i

i

Z
Z ( )4,2,1 L=i ， 

 ( )

( )

( )

( )

( ) 2
1

50
50

50
50

100
5011

2

0

1

2

0

1

2

1

=

Ω
Ω

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

Ω
Ω

−
Ω
Ω

+
=

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−+

=

Z
Z

Z
Z

Z
Z

K i

i

i

i

i  ( )4,2,1 L=i とした． 

表３－２に，＃１リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの設

計値を示す． 

 

 

表３－２ ＃１リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの設計値 

Table 3-2  Calculated Result of the #1 4-stage Bandpass Ring Filter 
 

i  ( ) ( )ΩiZ1  ( )( )ΩiZ2  ( ) ( )ΩiZ3  ( )−K  ( ) ( )GHzf ip  ( ) ( )GHzf im

１ Ω50  Ω100  Ω25  5.0  GHz953.2  GHz255.4
２ Ω50  Ω100  Ω3.17  5.0  GHz584.2  GHz114.4
３ Ω50  Ω100  Ω8.10  5.0  GHz141.2  GHz972.3
４ Ω50  Ω100  Ω9  5.0  GHz98.1  GHz928.3
 

図３－１０に，表３－１の設計値に基づいた＃１リングフィルタ直結４段縦続

接続 帯域通過フィルタのシミュレーション結果を示す． 
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(a) ＃１リングフィルタ直結４段縦続接続 阻止特性  

Frequency (GHz)

1.9 11.1

0

-0.6

-0.2

6.5

｜
S
2
1
｜
(d
B
)

-0.4

S21

0.1632dB

-0.8

 

 
 (b) ＃１リングフィルタ直結４段縦続接続 通過域特性  

 

図３－１０ ＃１リングフィルタ直結４段縦続接続 周波数特性 
Fig.3-10 Simulated Result of the #1 4-stage Bandpass Ring Filter 
Transmission Characteristics 
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図３－１０より，
( )

( ) Ω
Ω

=
100
50

2

1
i

i

Z
Z  ( )

2
1

=iK ( )4,2,1 L=i のリングフィルタ４段によ

り，阻止域 1.9GHz～3GHzおよび 10GHz～11.1GHzで減衰量 43dB等リップ
ルの帯域通過フィルタが実現できる．また，この４段リングフィルタは，通過

域 3GHz～10GHzで，リップルレベル 0.1632dBと小さい値が得られる． 
 
 ＃２ リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタ 

次に，＃１リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの ( )

2
1

=iK  

( )4,2,1 L=i と異なる ( ) 1=iK  
( )

( ) ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
Ω
Ω

=
50
50

2

1
i

i

Z
Z の条件下で，＃１と同じ減衰周波数に

なる＃２リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタを設計した． 
表３－３に，＃２リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの設計

値を示す． 

 

 

 

 

 

表３－３ ＃２リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの設計値 

Table 3-3  Calculated Result of the #2 4-stage Bandpass Ring Filter 
 

i  ( ) ( )ΩiZ1  ( )( )ΩiZ2  ( ) ( )ΩiZ3  ( )−K  ( ) ( )GHzf ip  ( ) ( )GHzf im

１ Ω50  Ω50  Ω1.9  1 GHz953.2  GHz360.4
２ Ω50  Ω50  Ω48.6 1 GHz584.2  GHz264.4
３ Ω50  Ω50  Ω4  1 GHz141.2  GHz159.4
４ Ω50  Ω50  Ω35.3 1 GHz98.1  GHz129.4
 

図３－１１に，表３－３の設計値に基づいた＃２リングフィルタ直結４段縦続

接続 帯域通過フィルタのシミュレーション結果を示す． 
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(a) ＃２リングフィルタ直結４段縦続接続 阻止特性 
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(b) ＃２リングフィルタ直結４段縦続接続 通過域特性  

 

図３－１１ ＃２リングフィルタ直結４段縦続接続 周波数特性 

Fig.3-11 Simulated Result of the #2 4-stage Bandpass Ring Filter 
Transmission Characteristics 
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図３－１１より，
( )

( ) Ω
Ω

=
50
50

2

1
i

i

Z
Z  ( ) 1=iK ( )4,2,1 L=i のリングフィルタ４段により，

＃１リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタと同じ阻止域

1.9GHz～3GHzおよび 10GHz～11.1GHzで，減衰量 68.5dB等リップルの帯域
通過フィルタが実現できる．また，この＃２のリングフィルタ帯域通過フィル

タは，＃１リングフィルタ帯域通過フィルタ同じ通過域 3GHz～10GHzで，リ
ップルレベルが大きくなり 0.478dBとなる． 
 

＃３ リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタ 

次に，＃３リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタは， 
( )

( ) Ω
Ω

=
50
50

2

1
i

i

Z
Z  ( ) 1=iK ( )4,2,1 L=i のリングフィルタ４段により，＃１リングフィル

タ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタと同じ減衰周波数になるように，減衰

周波数を設計した． 
表３－４に，＃３リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの設計

値を示す． 

 

表３－４ ＃３リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの設計値 

Table 3-4  Calculated Result of the #3 4-stage Bandpass Ring Filter 
i  ( ) ( )ΩiZ1  ( )( )ΩiZ2  ( ) ( )ΩiZ3  ( )−K  ( ) ( )GHzf ip  ( ) ( )GHzf im

１ Ω50  Ω50  Ω4.9  1 GHz956.2  GHz371.4
２ Ω50  Ω50  Ω5.1  1 GHz380.1  GHz037.4
３ Ω50  Ω50  Ω24.0 1 GHz570.0  GHz967.3
４ Ω50  Ω50  Ω1.0  1 GHz369.0  GHz959.3
 

図３－１２に，表３－4の設計値に基づいた＃３リングフィルタ直結４段縦続接

続 帯域通過フィルタのシミュレーション結果を示す． 
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(a) ＃３リングフィルタ直結４段縦続接続 阻止特性 
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(b) ＃３リングフィルタ直結４段縦続接続 通過域特性  

 
図３－１２ ＃３リングフィルタ直結４段縦続接続 阻止量 43dB周波数特性 
Fig.3-12 Simulated Result of #3 4-stage Bandpass Ring Filter Transmission 
Characteristics 



- 64 - 

図３－１２より，
( )

( ) Ω
Ω

=
50
50

2

1
i

i

Z
Z  ( ) 1=iK ( )4,2,1 L=i のリングフィルタ４段により，

＃１リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタと同じ減衰量 43dB
等リップルの帯域通過フィルタが，阻止域 0.3GHz～3GHz および 10GHz～
12.7GHz で，実現できる．また，この＃3 のリングフィルタ帯域通過フィルタ
は，＃１リングフィルタ帯域通過フィルタ同じ通過域 3GHz～10GHzで，リッ
プルレベルが大きくなり 0.482dBとなる．  
＃１リングフィルタ帯域通過フィルタは ( ) 5.0=iK で，＃２および＃３リング

フィルタ帯域通過フィルタは ( ) 1=iK で，＃１リングフィルタ帯域通過フィルタ

のQ値が＃２および＃３リングフィルタ帯域通過フィルタのQ値より大きく，
減衰周波数の周りの阻止特性が急峻である． 

 
以上の検討から，多段リングフィルタの阻止特性および通過特性について，

以下の事が結論づけられる． 
 
阻止特性と通過特性 
図３－１３に，４段リングフィルタの阻止特性および通過特性を示す． 
①異なる ( )iK で，減衰周波数を同じにした場合， 
阻止量： ( )iK が大きいほど，阻止量が大きくなる． 
通過域リップルレベル： ( )iK が大きいほど，リップルレベルが大きくなる． 

②異なる ( )iK で，阻止量を同じにした場合， 
阻止周波数範囲： ( )iK が大きいほど，阻止周波数範囲が大きくなる． 
通過域リップルレベル： ( )iK が大きいほど，リップルレベルが大きくなる． 

③同じ ( )iK で，阻止量や阻止周波数範囲を変えても，通過域のリップルレベル

はほとんど劣化しない． 
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（Ⅰ）４段リングフィルタの阻止特性 



- 65 - 

Frequency (GHz)
1.9 11.1

0

-0.6

-0.2

6.5

S 2
1

(d
B

)

-0.4

S21

0.1632dB

Frequency (GHz)
1.9 11.1

0

-0.6

-0.2

6.5

S 2
1

(d
B

)

-0.4

S21

0.1632dB

 

Frequency (GHz)
1.9 11.1

0

-0.6

-0.2

6.5

S 2
1

(d
B

)

-0.4

S21

0.478dB

Frequency (GHz)
1.9 11.1

0

-0.6

-0.2

6.5

S 2
1

(d
B

)

-0.4

S21

Frequency (GHz)
1.9 11.1

0

-0.6

-0.2

6.5

S 2
1

(d
B

)

-0.4

S21

0.478dB

 

11.1

Frequency (GHz)
1.9

0

-0.6

-0.2

6.5

S 2
1

(d
B

)

-0.4

S21

0.482dB

11.1

Frequency (GHz)
1.9

0

-0.6

-0.2

6.5

S 2
1

(d
B

)

-0.4

S21

0.482dB

 

 
( )a            ( )b           ( )c  

（Ⅱ）４段リングフィルタの通過特性 
図３－１３ リングフィルタ直結４段縦続接続 周波数特性 

Fig.3-13 Simulated Result of 4-stage Bandpass Ring Filter Transmission 
Characteristics 
 
表３－５に，リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの設計値を

示す． 
表３－５ リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタの設計値 

Table 3-5  Calculated Result of the 4-stage Bandpass Ring Filter 
 

 ( )iK ( )4,2,1 L=i 減衰周波数 阻止量 
( )a  5.0  

 
2.953 GHz 
2.584GHz 
2.141GHz 
1.98GHz 

43dB 

( )b  1 
 

2.953 GHz 
2.584GHz 
2.141GHz 
1.98GHz 

68dB 

( )c  1 2.956 GHz 
1.380GHz 
0.570GHz 
0.369GHz 

43dB 

 
次に、リングフィルタ直結４段縦続接続 帯域通過フィルタ＃１，＃２，＃

３の群遅延特性について述べる． 
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3.3.2 群遅延特性 
図３－１４に，＃１，＃２，＃３のリングフィルタ帯域通過フィルタの群遅延

解析結果を示す． 
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（ａ）＃１ リングフィルタ 

462

0

4 6.5 9

Frequency (GHz)

G
ro
u
p
 D
e
la
y
(p
s) 924

462ps
1386

-462

1848
 

 

（ｂ）＃２ リングフィルタ 
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（ｃ）＃３ リングフィルタ 

図３－１４ リングフィルタ直結４段縦続接続 群遅延特性 

Fig.3-14 Simulated Result of 4-stage Bandpass Ring Filter Group Delay 
Characteristics 
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図３－１４より，通過中心周波数 6.5GHz における群遅延量は，「2.4.2 群
遅延解析」で述べたように， ( )iZ1 と

( )iZ2 の値のみで決まる．この事は，図３－１

４ （ｂ）と（ｃ）で，通過中心周波数 6.5GHzにおける群遅延量が共に 462ps
であることから確認できる．また，（ａ）と（ｂ）は，減衰周波数を同じに設定

したにも関わらず，周波数 1.9GHz～11.1GHz の範囲で，群遅延特性が著しく
異なっている． 

 

 これらの事に留意し，ＵＷＢ帯域通過フィルタの設計を行った． 

 

3.4 ＵＷＢ帯域通過フィルタへの応用 

ＵＷＢ帯域通過フィルタを設計するにあたり，最初に最も減衰極周波数間隔が

狭いリングフィルタを設定し,次に減衰極周波数間隔が最も狭いリングフィルタ
の減衰極周波数間隔よりわずかに広いリングフィルタを縦続接続させた．この

とき，高域および低域の減衰量が-50dB以上になるように, リングフィルタの開
放スタブの特性インピーダンス Z3と 50Ω伝送線路の長さを調節する[1],[2]． 
3段目以降も同様の設計を行う．表３－６に５段 UWB帯域通過フィルタの目標
値を示す． 

表３－６ ５段 UWB帯域通過フィルタの目標値 
Table 3－6  5-stage UWB Bandpass Filter’s Target. . 

目標項目 目標値 
通過域 3GHz～10GHz 
阻止域 2GHz～3GHz 10GHz～

11GHz 
減衰量 50dB以上 

 
表３－６の UWB帯域通過フィルタの目標値を満足するように，減衰周波数
のそれぞれ異なる５つのリングフィルタ縦続接続設計を行った．図３－１５に，

５段リングフィルタ縦続接続 帯域通過フィルタの計算結果を示す． 
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図３－１５ ５段リングフィルタ UWB 帯域通過フィルタの計算結果 

 

Fig.3-15 Calculated Result of the 5-stage UWB Bandpass Filter’s the 
Transmission Characteristics 

 
阻止域における減衰量を50dB以上に設定したため，阻止域が2GHz～3GHz，

10GHz～11GHzの 1GHzになった．もし減衰量を FCCのスペクトルマスクよ
り 5dB余裕を持たせ 25dBに設定すれば，阻止域は広げられる． 
図３－１６は目標減衰量を 25dBに設定した場合の計算結果である． 
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図３－１６ 減衰量 25dBの計算結果 

Fig.3-16 Calculated Result of the 5-stage UWB Bandpass Filter’s the 
Transmission Characteristics 

 
計算結果では，目標減衰量を25dBに設定した場合，阻止域は250MHz～3GHz，

10GHz～12.75GHzまで広げられることが分かる． 
 
図３－１７に図３－１５の計算結果に基づいて試作した５段ＵＷＢ帯域通過

フィルタの写真を示す．大きさは，縦６cm 横８cm である．試作した UWB 帯
域通過フィルタの通過帯域を 3GHz～10GHzに設定したので，通過帯域の中心
周波数は 6.5GHz となる．この 6.5GHz がリングフィルタの設計中心周波数と
なる．UWB帯域通過フィルタの通過帯域にリップルを抑え，かつ，減衰周波数
間隔を広げるため，リング部の特性インピーダンスを Z1：54.4Ω，Z2；90Ωと
した．これらの値は５個のリングフィルタ全て同じ値とした．減衰周波数の設

定は，開放スタブの特性インピーダンスのみで制御した．開放スタブの特性イ
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ンピーダンスは Z3：21.6Ω，15.6Ω，11.7Ω，9.1Ωそして 7.6Ωである． 

21.6Ω 15.6Ω 11.7Ω 9.1Ω 7.64Ω

54.3Ω

90Ω 90Ω

54.3Ω54.3Ω 54.3Ω 54.3Ω

21.6Ω 15.6Ω 11.7Ω 9.1Ω 7.64Ω

54.3Ω

90Ω 90Ω

54.3Ω54.3Ω 54.3Ω 54.3Ω

 

 

図３－１７ 試作した５段リングフィルタ UWB帯域通過フィルタ 
Fig.3-17 Photograph of the 5-stage UWB Bandpass Filter. 

 
使用した高周波回路基板は，比誘電率 2.2,誘電体損失 0.0009,誘電体厚

0.38mm．導体は電解銅箔，厚さは 18μm である．この高周波回路基板を用い
た理由は，以下のとおりである．通過帯域が 3GHz～10GHzと広いため，誘電
率の波長分散特性を低く抑えなければならない．このため比誘電率をできるだ

け小さくした．誘電率を小さくしたために線路幅が大きくならない様に，誘電

体厚は薄くした．また，フィルタの損失を抑えるため誘電体損の低い基板を用

いた．基板厚を薄くしたため，市販の高周波回路基板で入手できる導体厚は１

８μｍであった． 
 
図３－１８に試作した５段ＵＷＢ帯域通過フィルタの実測結果を示す． 
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（ａ）試作した５段ＵＷＢ帯域通過フィルタの通過・反射特性 

 

 
（ｂ）試作した５段ＵＷＢ帯域通過フィルタの通過・群遅延特性 

 
図３－１８ ５段ＵＷＢ帯域通過フィルタの周波数特性 

Fig.3-18 Measured Result of the 5-stageUWB Bandpass Filter 
Transmission Characteristics 

 
この５段ＵＷＢ帯域通過フィルタの通過帯域 3.8GHzから 9.2GHzにおける通
過損失は約 0.53dB，入力リターンロスは 10dB以上，群遅延量は通過帯域内に
おいてほぼ一定で 0.61nsecである．  
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この実験結果から，試作した５段ＵＷＢ帯域通過フィルタは通過帯域 3GHz か
ら 10GHzで平坦・低損失・一定群遅延特性を持つことが，実験的に確かめられ
た． 
 
 

3.5 まとめと課題 

第３章では，リングフィルタの多段縦続接続法の検討を行った．リングフィ

ルタは等長線路で構成されているので，Richard変数 θtanj=Ω を使ってリングフ

ィルタ 1121,SS を書き表した．次に，多段接続回路の記述が簡単な T行列を求め，
最後に n段接続回路の T行列より電力伝達係数を導いた．更に，２段縦続接続
における電力伝達係数を検討し，帯域外抑圧量が減衰周波数の周波数配置によ

り決定されることを示した．また，この減衰周波数の周波数配置から，個々の

リングフィルタの特性インピーダンスが決定できることも分かった． 

次に，リングフィルタ直結４段縦続接続における，帯域外抑圧特性および通

過域リップル特性を検討した． その結果，小形化が優先する場合，少ない段数

で多段リングフィルタを実現しなければならない．このとき，阻止量が少なけ

れば， Q値の小さいつまり ( )iK が大きいリングフィルタを用いれば少ない段数

で阻止域を広げられる．一方，阻止量が大きいフィルタを設計しなければなら

ない場合， Q値の大きいつまり ( )iK が小さいリングフィルタを用いれば段数を

増やさなければならない事が分かった． 
多段化において，設計手順の概略を示したが，近似論が残っている．この近

似論については，今後の課題とする． 

最後に，通過帯域を 3GHz～10GHz に設定した UWB 帯域通過フィルタを，
リングフィルタ５段縦続接続回路で実現した．この５段ＵＷＢ帯域通過フィル

タの通過帯域 3.8GHzから 9.2GHzにおける通過損失は約 0.53dB，入力リター
ンロスは 10dB以上，群遅延量は通過帯域内においてほぼ一定で 0.61nsecであ
った．この測定結果から，試作した５段ＵＷＢ帯域通過フィルタは通過帯域

3GHzから 10GHzで平坦・低損失・一定群遅延特性を持つことが，実験的に確
かめられた． 
課題として，リングフィルタの直流成分除去がある．本研究のリングフィルタ

は，伝送線路に間隙が無いので，直流信号がそのまま出力端子にでてしまう．

直流成分の除去方法の一つとして，短絡スタブとリングフィルタの組合せを試

みた[4]．この時のフィルタは，通過帯域が３ＧＨｚ～５ＧＨｚと帯域が狭かっ
たため，短絡スタブを有効に使うことができた． 
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第４章 リングフィルタのチューナブル化 

第４章では，リングフィルタの減衰周波数を，外部制御信号により制御でき

るチューナブル・リングフィルタについて考察する．リングフィルタの開放ス

タブ端を容量性負荷で終端すれば，その容量値により減衰周波数が変化するこ

とを理論的に示し，実験でこの事を確かめる． 
 

4.1 チューナブル・フィルタ研究の変遷 

 チューナブル・フィルタ（Electronically tunable microwave filter）は，

これからのマイクロ波通信システムに広く用いられるであろう．通信システム

で要求されるチューナブル・フィルタの条件は，広いチューニング範囲と早い

チューニング速度である．以前は，磁気的にチューニングを行うＹＩＧチュー

ナブル・フィルタが，チューニング範囲の広さから多く用いられていた．しか

し，ＹＩＧチューナブル・フィルタはチューニング速度の上限がミリ秒程度と

遅く，ＵＨＦ帯以上の高い周波数帯では用いられない．現在では，ＹＩＧに代

わってバラクタダイオードが，チューニング範囲の広さとチューニング速度が

速いことから，広く用いられるようになった．１９８２年に Hunter と Rhodes

がコムラインにバラクタダイオードを用いたチューナブル・フィルタを発表し

た[1,2]．一方，牧本と佐川はリング共振器にバラクタダイオードを装荷し，チ

ューナブル・フィルタを発表した[3]．これらの研究は，共振器の共振周波数を

バラクタの容量変化で変える試みであった．しかし，バラクタダイオードは，

小型でチューニング速度は速いが，タンク回路にバラクタダイオードを装荷す

ると，バラクタダイオードの抵抗成分によりタンク回路のＱ値を著しく低下さ

せる．そこで，ＦＥＴなどの増幅素子を使ったチューナブル・アクティブ・フ

ィルタも研究されるようになった． 

 チューニング要素 

固体素子で，チューナブル共振器を実現する場合，通常，図４－１に示すよ

うな配置が用いられる[4-13]．  

 

 

図４－１ チューニング固体素子共振器回路[7] 
 Fig.4-1 Transmission Lines with Solid State Tuning Elements. 
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コプレーナ線路は，直列や並列に素子を配置するのが容易であるためよく用

いられる． 

バラクタダイオードは，容量を変える素子として用いられ，ＦＥＴやバイポ

ーラトランジスタは，インダクタンスを変える素子あるいは負性抵抗素子とし

て用いられる． 

次に，マイクロストリップ線路やコプレーナ線路にチューニング素子を用い

た共振器の共振周波数を求める． 

 

チューナブル共振器の共振条件 

 チューニング素子を用いた共振器の共振周波数を決定するため，伝送線路等

価回路を用いる．図４－２に示す，共振器の場合，伝送線路の両端に取り付け

られたバラクタダイオードによる容量性負荷により，実効的に伝送線路長が長

くなり結果として共振周波数が下がる． 

 
Input Output 

 

図４－２ （ａ）バラクタダイオードを用いた共振器 

（ｂ）バラクタダイオードを用いた共振器の等価回路 
 Fig.4-1 Resonator with Tuning Varactor Diodes. 

  

図４－２（ｂ）に示した，バラクタダイオードを用いた共振器の等価回路に

ついて，共振周波数を求める．今，伝送線路の特性インピーダンスを 0Z ，長さ
を L，幅をWとする．ただし，バラクタダイオードのコンダクタンスは，マイ
クロストリップ線路の開放端効果を含めた放射コンダクタンスに比べて小さい
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とし，バラクタダイオードのサセプタンス vB のみを考慮した．このとき，バラ
クタダイオードを用いた共振器の入力アドミタンスは次の式で書き表される

[13]． 

 

( ) ( )
( )[ ] LBBjGjY

LYBBjG
YBBjGY

v

v
vin β

β
tan

tan

0

0
0 +++

+++
+++=   (4-1) 

 

ここで，
0

0
1

ZY = ，
0

2
λ

πεβ eff= は位相定数， effε は実効比誘電率である． 

式(4-1)にマイクロストリップ線路の開放端効果を放射コンダクタンスGと放射
サセプタンス Bを用いて表される．放射コンダクタンスGと放射サセプタンス
Bは下記式で表される． 

( ) ( )

( ) ( )⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

−〉〉

−〈〈
=

bWW

aWW
G

24120

2490

02
0

2

02
0

2

λλ

λλ  

0Z
lB ∆

=
β
        (4-3) 

 
ここで， l∆ は等価伝送線路長のフリンジ効果を表す． 

共振は，入力アドミタンス inY の虚数部がゼロのとき起きるので，(4-1)から 

( )
( ) 2

0
22

02
tan

YGBB
BBY

L
v

v

−++
+

=β      (4-4) 

 
(4-4)を周波数に直すと 

( )
( ) ⎪⎭
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⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
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−++
+

= −
2

0
22

01 2
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2 YGBB
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L
cf

v

v

eff
r επ

   (4-5) 

(4-5)より， 0=+ vBB のとき共振周波数は 2
λ となる．ある与えられた共振器の

長さに対し，共振器の端のバラクタダイオードの容量的なサセプタンスにより，

共振周波数は下がる．したがって，バラクタダイオードの容量値を変化させる

ことにより，共振周波数が変化することになる． 
 

バラクタダイオードは，小型でチューニング速度は速いが，共振回路にバラ
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クタダイオードを装荷すると，バラクタダイオードの抵抗成分により共振回路

のＱ値を著しく低下させる．そこで，ＦＥＴなどの増幅素子を使ったチューナ

ブル・アクティブ・フィルタが研究されるようになった． 

次に，アクティブ・フィルタについて述べる． 

 

チューナブル・アクティブ・フィルタ[14-22] 
 1990年 Chi-Yang Changと伊藤は，タンク回路を負性抵抗素子と結合させ，
チューナブル・アクティブ・フィルタを試作した [19]．Changらは，このチュ
ーナブル・アクティブ・フィルタをエンドカップルアクティブフィルタと呼ん

だ．エンドカップルアクティブフィルタの共振回路を図４－３に示す． 

 

図４－３ 負性抵抗素子と結合させた共振回路 
Fig.4-3 A varactor Tuned Active Resonator Circuit. 

  
図４－4に，エンドカップル・アクティブ・バンドパスフィルタの基本回路図
を示す． 

 
図４－４ エンドカップル・アクティブ・バンドパスフィルタ回路 

Fig.4-4 Schematic Diagram of the End-coupled Active Bandpass Filter. 
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図４－５ バラクタ・チューナブル・エンドカップル・アクティブ・バンドパ

スフィルタの実測結果 
 (a) Measured One-pole filter. (b) Measured Two-pole filter. 

Fig.4-5 The performances of a Varactor Tunable One-pole and Two-pole 
Active Filters. 

 
Chi-Yang Changらは，バラクタダイオードとしてパッケージ入りバラクタダ
イオードを使用した．バラクタダイオードの容量変化範囲は，2.5pF から 3pF
印加電圧範囲は 0V から 4.25V であった．図４－５より，１－極フィルタは，
通過中心周波数を 9.8GHzから 10.3GHzまで変化させることができ，２－極フ
ィルタでは，通過中心周波数を 9.8GHz から 10.23GHz まで変化させることが
できた．しかし，図４－５に示したように，極の数を増やし広帯域バンドパス

フィルタにすると，通過域にリップルができ，広帯域化が難しいことが分かる． 
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次に，リング共振器のチューナブル化につて述べる． 
 
リング共振器のチューナブル化[23-31] 
 マイクロストリップ線路リング共振器のチューナブル化は，1987 年 Kai 
Changらによって行われた[23-26]．Changらが行った，チューナブルリング共
振器の回路を図４－６に示す． 

 

 
図４－６ バラクタダイオードを用いたチューナブルリング共振器 

 Fig.4-6 Schematic Diagram of Ring Resonator with Tuning Varactor 
Diodes. 
 
図４－６において，バラクタダイオードの両端にかかる電圧を変えることに

より，リングの間の容量が変化する．リングの間の容量値が増えれば，リング

共振器の実効半径が増え，リング共振器の共振周波数が低くなる．一般に，こ

のチューナブルリング共振器の共振周波数を，解析的に求めるのは難しいので，

Changは，等価伝送線路モデルを推奨している．等価伝送線路モデルで，Chang
は，色々なバイアス条件下におけるバラクタダイオードの等価回路を用いて，

リング共振器の全体の Sパラメータを決定した． 
 
チューナブルリング共振器の共振周波数を図４－７に示す．図４－７（ａ）

はリング共振器のみの共振周波数を，図４－７（ｂ）はバラクタダイオードを

用いたチューナブルリング共振器の共振周波数を示す． 
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図４－７ バラクタダイオードを用いたチューナブルリング共振器の 

共振周波数 
Fig.4-7 Typical Frequency Response of (a) Ring and (b) Varactor 

Tuned Ring Resonator. 
  
バラクタダイオードがリング共振器のギャップに装荷され，バラクタダイオ

ードの印加電圧が逆バイアスのとき，リングが開放されたような周波数特性を

示す．バラクタダイオードをリング共振器に装荷するため，リング共振器にギ

ャップを設けたことにより，リング共振器には整数モードではない，偶モード

でも，奇モードでもない，半モードと呼ぶべきモードが出現する．図４－８に，

リング共振器にギャップを設けたことにより，リング共振器に発生するモード

チャートを示す．リング共振器にバラクタダイオードを装荷することは，この

半モードを含めて共振周波数を決定しなければならない． 
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(a) Excitation of the Varactor for the Even Modes. 

 

 
(b) Excitation of the varactor for the half-modes. 

図４－８ バラクタダイオードを用いたチューナブルリング共振器の 
モードチャート 

Fig.4-8 Mode Chart for Varactor Tuned Ring Resonator. 
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図４－９にバラクタダイオードを用いたチューナブルリング共振器フィルタの 
バラクタ印加電圧による周波数特性を示す． 

 

 
図４－９ バラクタダイオードを用いたチューナブルリング共振器フィルタの 
バラクタ印加電圧による周波数特性 

Fig.4-9  Frequency Response of the Varactor-tuned Ring 
Resonator for a Bias Voltage Ranging from 0.85V to -30V. 

 
このように，リング共振器のギャップにバラクタダイオードを装荷した，バ

ラクタ・チューナブル・リング共振器は，共振周波数の設計が複雑で定式化が

困難である．更に，図４－９に示したように通過損失が 20dB以上で損失が大き
い． 
次に，著者が提案するリングフィルタのチューナブル化について述べる． 
 

4.2 チューナブル・リングフィルタの構想 

リングフィルタをチューナブル化する場合，減衰周波数を外部制御信号で制御

することになる． 2.2 リングフィルタの解析で述べたように，リング部の特性
インピーダンスと開放スタブの特性インピーダンスの組合せにより，通過中心

周波数に対する減衰周波数の比を任意の値に設定できるが，リング部または開

放スタブの特性インピーダンスを変化させなければならない．特性インピーダ

ンスを小さくするには線路幅を広く，一方，特性インピーダンスを大きくする

には線路幅を細くする．しかし，マイクロストリップ線路で実現できる線路の

幅には制限がある． 
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また，回路パターンでリングフィルタを実現した場合，減衰周波数を外部制御

信号で自由に変えられない．そこで，リングフィルタの減衰周波数を外部信号

で自由に設定できる電子同調化を検討した． 
 
4.3 リングフィルタの分割 

リングフィルタの減衰周波数を外部信号で自由に設定する機能を実現するた

め，リングフィルタの解析を再度行った． 
リングフィルタのリング部を３端子対回路の結合系，開放スタブの反射係数Γ

として，図４－10の 2端子対回路を考える． 
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図４－10 ３端子対回路の３番目の端子に任意の負荷が繋がった回路 

 Fig.4-10 Schematic Diagram of a Microstrip Ring Filter and  
a Three-port Network with its port 3 Terminated in Arbitrary 

Loads. 
 
図４－10において，３端子対回路の S行列を以下の式で表す． 

[ ]
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=

332313

232212

131211

SSS
SSS
SSS

S           (4-6) 

 3端子対回路の３番目の端子対に繋がれた負荷の反射係数がΓで表された場
合，次のように 2端子対回路行列に変換できる． 
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式(4-2)の２端子対回路の [ ]RS において，[ ]RS の(2,1)成分をゼロにするΓをΓLと
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すると，ΓLは次の式で表される 

23131233

12
SSSS

S
L −
=Γ             (4-8) 

(4-8) より，ΓLは３端子対回路の S行列で書き表されることが分かる． 
 
[ ]RS の(2,1)成分をゼロにするΓをΓLとする時，[ ]RS の ( )1,1 成分は，下記のよう

に書き表される．  
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ただし，リングフィルタ回路が可逆回路であることを使った． 
oddR SSS Γ=−= 121111 である． oddR SSS Γ=−= 121111  は，対称な３端子対回路に

ついて成立つ一般式である．  
一方，(4-7)の３端子対回路 [ ]S が無損失相反回路とすると， 

[ ][ ] Ι=†SS  [ ] [ ] [ ] [ ]( )-1†† SSSS =∴= ∗
また ( ) ( ) 1Sdet  1Sdet *2 =∴=  

( ) ( )
( ) 12*
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   1223131233 SSSSS =−∴  
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23131233
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−

∴
SSSS

S
            (4-9) 

が成り立つ．従って，(4-8)より｜ΓL｜=1 となる．この事から，ポート３の接
続負荷が無損失ならば，ΓLは位相のみを考えればよいことが分かる．また，３

端子回路がリング構造であるならば，ZLは ( ) θtan
2 21

2
2 j

ZZ
ZZL +

−= となる．  

 
4.4 減衰周波数条件 

例として図４－11(a)に，Z1：62.3Ω,Z2：90Ω,Z3：50Ω，通過中心周波数 6.5GHz
のリングフィルタの通過および反射特性計算結果を，図４－８(b)にΓとΓLの位

相特性の解析結果を示す． 
図４－11(a)より，このリングフィルタの減衰周波数は 3.9GHz と 9.1GHz で
あることが分かる．また，図４－11(b)より，ΓとΓLの位相特性の交点が減衰極

周波数 3.9GHzと 9.1GHzであることが分かる．このことから，ΓとΓLの位相
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特性の交点が減衰極周波数であることが分かる． 
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(a) 通過および反射特性    (b)  ΓとΓLの位相特性 

図４－１１ リングフィルタの通過・反射特性およびΓとΓLの位相特性 
Fig.4-11 Simulated Results of a Microstrip Ring Filter’s Γ and ΓL phase. 
 
次に，Z１と Z２を固定し，Z３のみを変化させた場合（図４－１２（ａ））と Z３
を固定し， Z１と Z２変化させた場合（図４－１２（ｂ））を検討した．  

（ａ）Z１：62.3Ω, Z２：90Ω,       （ｂ）Z３：50Ω 
Z３：25Ω,50Ω,100Ω       Z１, Z２：25Ω,70.7Ω,100Ω  

図４－１２ リングフィルタのΓとΓLの位相特性 
Fig.4-12 Simulated Results of a Microstrip Ring Filter’s Γ and ΓL phase. 

 
図４－１２より，リングフィルタの減衰周波数は，通過中心周波数に対し対称

0 6.5 13

Frequency (GHz)

0°

180°

90°

-180°

-90°

Γ
,Γ

L
(d

eg
)

23312133

21

SSSS
S

L −
=Γ

Γ

100Ω

100Ω

25Ω

25Ω

50Ω

50Ω

0 6.5 13

Frequency (GHz)

0°

180°

90°

-180°

-90°

Γ
,Γ

L
(d

eg
)

23312133

21

SSSS
S

L −
=Γ

Γ

100Ω

100Ω

25Ω

25Ω

50Ω

50Ω

0 6.5 13

Frequency (GHz)

0°

180°

90°

-180°

-90°

Γ
,Γ

L
(d

eg
)

23312133

21

SSSS
S

L −
=Γ

Γ Z1,Z2;70.7Ω

Z1,Z2;25Ω,100Ω

Z1,Z2;100Ω,25Ω

0 6.5 13

Frequency (GHz)

0°

180°

90°

-180°

-90°

Γ
,Γ

L
(d

eg
)

23312133

21

SSSS
S

L −
=Γ

Γ Z1,Z2;70.7Ω

Z1,Z2;25Ω,100Ω

Z1,Z2;100Ω,25Ω

0 6.5 13

Frequency (GHz)

0°

180°

90°

-180°

-90°

Γ
,Γ

L
(d

eg
)

23312133

21

SSSS
S

L −
=Γ

Γ

100Ω

100Ω

25Ω

25Ω

50Ω

50Ω

0 6.5 13

Frequency (GHz)

0°

180°

90°

-180°

-90°

Γ
,Γ

L
(d

eg
)

23312133

21

SSSS
S

L −
=Γ

Γ

100Ω

100Ω

25Ω

25Ω

50Ω

50Ω

0 6.5 13

Frequency (GHz)

0°

180°

90°

-180°

-90°

Γ
,Γ

L
(d

eg
)

23312133

21

SSSS
S

L −
=Γ

Γ Z1,Z2;70.7Ω

Z1,Z2;25Ω,100Ω

Z1,Z2;100Ω,25Ω

0 6.5 13

Frequency (GHz)

0°

180°

90°

-180°

-90°

Γ
,Γ

L
(d

eg
)

23312133

21

SSSS
S

L −
=Γ

Γ Z1,Z2;70.7Ω

Z1,Z2;25Ω,100Ω

Z1,Z2;100Ω,25Ω



- 88- 

な周波数に表れる．Z１，Z２の組合せにより，ΓL の位相特性が変化する．Z１と
Z２を固定した場合，Z３を小さくする程，リングフィルタの減衰周波数は広がる
ことが分る．  
以上の考察より 

 
4.5 チューナブル・リングフィルタ 

リングフィルタ開放スタブの反射位相を制御する回路として，開放スタブ端と

接地間に容量性負荷（バラクタダイオード）を装荷した回路と開放スタブの中

間に容量性負荷（バラクタダイオード）を装荷した回路を提案する． 
 

(a) 開放スタブ端と接地間に Cを装荷

(b) 開放スタブの中間に Cを装荷  
図４－１３ チューナブル・リングフィルタ 

Fig.4-13 Schematic Diagram of Microstrip Tunable Ring Filter. 
 
図４－１３のチューナブル・リングフィルタ回路のシミュレーション結果を図

４－１４に示す．ただし，リングフィルタは Z1：50Ω，Z2：100Ω， Z3：25Ω，
通過中心周波数は 6.5GHz とし，容量性負荷値は 0.5pF と 10pF で解析を行な

Γの反射位相を制御できれば，リングフィルタの減衰極周波数の制御が可能

となる． 
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った． 
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(a)容量性負荷 0.5pF 
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(b) 容量性負荷 10pF 

図４－１４ チューナブル・リングフィルタのシミュレーション結果 
Fig.4-14 Simulated Results of Microstrip Tunable Ring Filter. 

 
この解析から, 開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷した回路と開放ス
タブの中間に容量性負荷を装荷した回路は，容量値を変えることにより，リン
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グフィルタの減衰周波数を変えることができることが分かる． 
次に，開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リングフ

ィルタと開放スタブの中間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リングフィ

ルタについて，容量値を 0.5pF から 10pF まで変化させた場合，低域減衰周波
数の変化をシミュレーションで求めた結果を図４－１５に示す． 
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図４－１５ チューナブル・リングフィルタのシミュレーション結果 

Fig.4-15 Simulated Results of Microstrip Tunable Ring Filter. 
 
このシミュレーション結果から，開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷し

たチューナブル・リングフィルタは，開放スタブのみの減衰周波数より低い周

波数領域に減衰周波数を生じる．一方，開放スタブの中間に容量性負荷を装荷

したチューナブル・リングフィルタは，開放スタブのみの減衰周波数より高い

周波数領域に，減衰周波数を生じる．減衰周波数の可変範囲は，開放スタブ端

と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リングフィルタの方が，開放

スタブの中間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リングフィルタより，広

い． 
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表４－１ 開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リン

グフィルタのシミュレーション結果 
Table 4-1 Simulated Results of Microstrip Tunable Ring Filter’s 

Attenuation Frequencies. 
 減衰周波数 減衰周波数 

開放スタブのみ 3.893GHz 9.107GHz 
0.2pF 3.438GHz 8.197GHz 
0.5pF 2.938GHz 7.54GHz 

 
 
図４－１５に試作した開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチュー

ナブル・リングフィルタの写真を示す．リング部の特性インピーダンスは，シ

ミュレーション時と同じ Z1：62.3Ω，Z2：90Ω， Z3：50Ω，リングフィルタの
通過中心周波数を 6.5GHzである． 

Z１=６２．３Ω
Z２=９０Ω
Z３=５０Ω

Varactor SVD301

Z１=６２．３Ω
Z２=９０Ω
Z３=５０Ω

Varactor SVD301

 

 

図４－１５ 試作した開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナ

ブル・リングフィルタ 
Fig. 4-15  Photograph of a Microstrip Tunable Ring Filter. 

 
図４－１６に試作した開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチュー

ナブル・リングフィルタの低域減衰周波数実測結果を示す． 
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Tuning rangeTuning rangeTuning rangeTuning range

 

 
図４－１６ 開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リ

ングフィルタの減衰周波数実測結果 
Fig. 4-16 Measured Results of a Microstrip Tunable Ring Filter. 

 
この実験結果から，試作したチューナブル・リングフィルタは，外部電源か

らバラクタに印加する電圧範囲０Ｖから５Ｖの範囲で， 減衰周波数の可変範囲
は，1.35GHzから 2.54GHzまで制御でき，チューニング・レンジは約６０％で
あった．また，試作したチューナブル・リングフィルタの減衰周波数は，バラ

クタに印加する電圧に比例することが分かる．実験値を最小二乗法で近似する

と Vf p 255.03874.1 += で表される．ただし， pf は減衰周波数，V はバラクタに印

加する電圧である．また，シミュレーションでは，減衰周波数が 1.35GHzで負
荷容量は 4.27pF，同 2.54GHzで負荷容量は 0.855pFであった． 
 

4.6 まとめと課題 

リングフィルタの開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブ

ル・リングフィルタと開放スタブの中間に容量性負荷を装荷したチューナブ

ル・リングフィルタを提案した．シミュレーション結果から，開放スタブ端と

接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リングフィルタは，開放スタブ

のみの減衰周波数より低い周波数領域に減衰周波数を生じる．一方，開放スタ

ブの中間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リングフィルタは，開放スタ

ブのみの減衰周波数より高い周波数領域に，減衰周波数を生じる．減衰周波数

の可変範囲は，開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・

リングフィルタの方が，開放スタブの中間に容量性負荷を装荷したチューナブ
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ル・リングフィルタより，広い． 
開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リングフィル

タを試作し，減衰周波数が，外部制御信号により制御できることを実測で確か

めた．試作した開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・

リングフィルタは，負荷容量可変範囲 4.27pFから 0.855pFにおいて，減衰周波
数を 1.35GHz から 2.54GHz まで制御でき，チューニング・レンジは約６０％
であった．また，チューナブル・リングフィルタの減衰周波数は，バラクタ印

加電圧に，ほぼ比例することも分かった． 
開放スタブ端と接地間に容量性負荷を装荷したチューナブル・リングフィルタ

は，負荷容量値を大きくし過ぎると，通過中心周波数近傍に減衰が表れる．可

変帯域阻止フィルタとして用いる場合は，特に問題はないが，帯域通過フィル

タとして用いる場合は，下記の測定結果に示すように，通過中心周波数近傍に

減衰が表れる．尚，この測定で使用したチューナブル・リングフィルタは図４

－１６で，負荷の容量値は 10pFであった．なお，現在のところ，通過帯域に現
れるディップの原因解析は十分に進んでいない．今後の課題とした．  
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図４－１７ チューナブル・リングフィルタの減衰周波数実測結果 

Fig. 4-17 Measured Results of a Microstrip Tunable Ring Filter. 
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第５章 リングフィルタの発振器への応用 

発振回路には負性抵抗発振回路（negative resistance oscillator）と正帰還発
振回路(positive feedback oscillator)がある．負性抵抗発振回路は，共振回路に
在る正の抵抗を負性抵抗（negative resistance）で相殺し，振動を持続させる方
式である．正帰還発振回路は，共振回路に在る抵抗により減衰した振動を増幅

して正帰還させ，減衰した成分を補い，振動を持続させる方式である． 
いずれの発振回路においても，発振を安定に持続させる安定発振動作条件を

導いておく事は，重要である．本章では，先ず，発振器の安定発振動作条件に

ついて議論した．続いて，リングフィルタの入力インピーダンスが減衰周波数

において純リアクタンスであることに着目し，リングフィルタを純リアクタン

ス帰還回路として発振回路を試作した．更に，チューナブル・リングフィルタ

により，可変純リアクタンス帰還回路となる電圧制御発振器(Voltage Controlled 
Oscillator :VCO)を試作し，広帯域発振と低位相雑音特性を有する VCOを実現
した． 

 

5.1 発振条件 

図５－１にリングフィルタ発振回路を示す[1]．リングフィルタはゲートに繋が

っている 1jX である．能動素子としてＭＥＳＦＥＴを用い，ドレイン接地，発振
電力はソースから取り出す．  

 

Gate
Source

Drain

2jX1jX LZ

Ring Filter

Embedding Network

Gate
Source

Drain

2jX1jX LZ

Ring Filter

Embedding Network

 

 

図５－１ リングフィルタ発振回路図 
 Fig.5-1  Schematic Diagram of Ring Filter Oscillator Circuit. 
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図５－１のリングフィルタ発振回路を，図５－２のように書き換える．図５

－２において，受動回路はインピーダンス行列Ｚ(ω)で特徴付けられ，角周波

数ωのみの関数で表される．Ｚ(ω)は全ての受動成分と出力負荷を含むと仮定

する．一方，能動素子は，利得が非線形性で，アドミタンス行列Ｙ(α)で表さ

れ，振幅αのみの関数とする． 

2jX
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Gate
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Drain

Embedding Network

Ring Filter

2jX

1jX
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図５－２ リングフィルタ発振回路図 
 Fig.5-2  Schematic Diagram of Ring Filter Oscillator Circuit. 

 

図５－２において，発振器の能動素子から負荷へ流れる電流ベクトルを i(t)と
する 

   i (t)
( ) ϕαωϕω jtjtj eae +++ == 00 îî          (5-1) 

ただし， î は，i1と i2の比が常に一定であるベクトル，また， αea = である．

図５－２のリングフィルタ発振回路を流れる電流ベクトルを i=( i1， i2)Tとし，

受動回路ネットワークのＺ行列を ( )[ ]ωZ とすると，電圧ベクトル v=( v1， v2)Tは，
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下記の式で表される． 
v= ( )[ ]ωZ  i 

一方，能動素子側のＹ行列が ( )[ ]αY により，電流ベクトルを iは 
－i= ( )[ ]αY v= ( )[ ]αY ( )[ ]ωZ  i 

したがって 

A i= ( ) ( )[ ]ωα ZYI + i=0                      (5-2) 
ただし，A= ( ) ( )ωα ZYI + である． 
次に，図５－１のリングフィルタ発振回路について，受動回路ネットワークの

Ｚ行列，能動素子のＹ行列を求める．先ず，図５－３に，能動素子 GaAsMESFET
の基本断面構造と等価回路定数を示す． 

 

 
 

 
図５－３ GaAs MESFETの基本断面構造と等価回路 

Fig.5-3 Schematic Diagram of GaAs MESFET’s Equivalent Circuit. 
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能動素子の等価回路モデル 

実験で用いる能動素子は富士通製 GaAsMESFET(FSX017LG)で，動作は
Vds=3V Ids=10mAで行った．ソース接地された能動素子 FSX017LGの等価回
路を図５－４に示す．図５－４の各等価回路定数を変化させ，1GHzから 6GHz
において，カタログ値の S パラメータと一致させる．図５－４（ｂ）において
カタログ値の S パラメータは，折れ線５点で表した．一方，等価回路シミュレ
ーション結果は，滑らかな曲線で表した． 

 

 
（ａ）能動素子 FSX017LGの等価回路 

 

21S

12S

11S

22S

Frequency GHz1 GHz6to

21S

12S

11S

22S

Frequency GHz1 GHz6to
 

（ｂ）能動素子 FSX017LGのシミュレーション結果 
図５－４ 能動素子 FSX017LGの等価回路シミュレーション結果 

Fig.5-4 Simulation Results of a FSX017LG Equivalent Circuits.  
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図５－４の等価回路シミュレーション結果は，カタログ値の S パラメータと
良く一致しているが，解析が難しいので，次の近似を行い，等価回路を簡略し

た． 12S が小さいので帰還容量 gdC を省略． gL ， sL ， dL は値が小さいので省略．

gR ， dR ， iR ， sR ， dsC は値が小さいので省略した．2GHzから 6GHzにおける，
能動素子 FSX017LGの簡易等価回路を図５－５に示す． 

 

（ａ）能動素子 FSX017LGの等価回路 

 

 

（ｂ）能動素子 FSX017LGのシミュレーション結果 
図５－５ 能動素子 FSX017LGの簡易等価回路シミュレーション結果 
Fig.5-5 Simulation Results of a FSX017LG Simple Equivalent Circuits.  

 

図５－５能動素子 FSX017LG の簡易等価回路シミュレーションより，  

13105.67 −− Ω×=mg ， pFCgs 08.1= ，
Ω

==
7.89
11

ds
ds r

G ，であった． 
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図５－５の能動素子 FSX017LG の簡易等価回路シミュレーション結果から，
能動素子のＹ行列は 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=

dsm

gs

Gg
Cj

Y
0ω
      (5-3) 

と書き表すことができる．  

 

次に，リングフィルタ発振回路について，受動回路ネットワークのＺ行列を求

める．受動回路ネットワークの等価回路を図５－６に示す． 

Ring Filter

ZL

Drain

Source

jX2jX1
Gate

Ring Filter

ZL

Drain

Source

jX2jX1
Gate
 

 
図５－６ 受動回路ネットワーク等価回路 

Fig.5-6 Schematic Diagram of Embedding Network. 
 

受動回路のＺ行列は 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
+

+
=

LL

LL

ZjXZ
ZZjX

Z
2

1       (5-4) 

式(5-2)の自明でない解の存在条件より，(5-3)と (5-4)より 

A= ( ) ( )ωα ZYI + ＝ ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
+

+
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
+⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

LL

LL

dsm

gs

ZjXZ
ZZjX

Gg
Cj

2

10
10
01 ω

 

( )( ) ( )[ ] ( )[ ]LdsLmLgsLdsLmLgs ZGjXZgZCjjXZGZgjXZCjA ++−+++++= 121 11 ωω

発振条件 0=A より 

( ) ( )[ ]2111 XXZGXCGgZ LdsgsdsmL ++=++ ω  (5-5) 

212 XXGCZCXG dsgsLgsds ωω =+         (5-6) 
 (5-5)より， 

( )
L

gs
L

dsdsm Z
C

Z
X

GXXGg 11
21 −⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
++=+ ω    (5-7) 
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(5-6)より， 

2
1

1

XG
ZX

C

ds

L
gs

−
=ω    (5-8) 

1X ， 2X は周波数のみの関数であるから，発振周波数 0ω が決まる． 

 (5-5)，(5-6)より， mg を求めると， 

Lds

Ldsds
m ZXXG

ZGXG
g

−
++

=
21

2
2

2 1
    (5-9) 

となる． mg ＞０になる為には， 21 XX ＞
ds

L

G
Z
 が成立たなければならない．この

事から， 1X と 2X が同符号である事が分かる．これらの条件から対数振幅αが決
まる． 
  
 次に，発振の安定性について述べる． 
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5.2 発振の安定性 

 発振回路の回路方程式は，一般に，次のベクトル式で書き表される． 

Ａi(t)=0              (5-8) 
ここで，Ａは次のように定義される．ただし，Iは(n,n)の単位行列，0は(n,1)

ベクトルである． 

Ａ(α，ω)＝I＋Ｙ(α)Ｚ(ω)        (5-9) 
 (5-9)式の自明でない解は，下記の式が成り立つ時に存在する． 

detＡ(α，ω)＝0               (5-10) 
αとωの微小変化 ( )δααα += 0 ， ( )δωωω += 0 に対し，(5-11)式は１次のテーラー級
数展開を行なうと，次式となる． 

( ) ( ) ( ) 0,det,det,det 000000 =
∂
∂

+
∂
∂

+ ωα
ω

δωωα
α

δαωα AAA      (5-11) 

式(5-12)を摂動のある項と摂動のない項に分けると，次の式が得られる 

( ) 0,det 00 =ωαA            (5-12) 

          ( ) ( ) 0,det,det 0000 =
∂
∂

+
∂
∂ ωα

ω
δωωα

α
δα AA          (5-13) 

一方， dt
dj

dt
d αϕδω −= を使って（5-13）を再び書き直す     

( ) ( ) 0,det,det 0000 =
∂
∂

⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛ −+
∂
∂ ωα

ω
αϕωα

α
δα A

dt
dj

dt
dA      

更に，複素共役を考えると  

( ) ( ) 0,det,det 0000 =
∂
∂

⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛ ++
∂
∂ ∗∗ ωα

ω
αϕωα

α
δα A

dt
dj

dt
dA     

 これらの式から 

( ) ( ) ( ) 0,det,det,detIm
2

000000 =
∂
∂

+⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

∂
∂

∂
∂ ∗ ωα

ω
αωα

ω
ωα

α
δα A

dt
dAA    (5-14) 

式(5-14)が発振器の振幅に対する安定性を与える． 
 
安定発振の条件は，時間の経過にしたがって，摂動成分の振幅が小さくなら

なければならないので，
dt

d α
＜０である．この条件を式(5-14)に代入して，以下

の安定発振条件を得る． 
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( ) ( )⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

∂
∂

∂
∂ ∗

0000 ,det,detIm ωα
ω

ωα
α

AA ＞０    (5-15) 

ＭＥＳＦＥＴの場合，振幅に依存するのは gｍのみと仮定すると 

( ) Lm ZgA α
α

′=
∂
∂ ∗

 

{ } ( ){ } ( )
ω

ω
ω

ω
ω

ω
ωω ∂

∂
+

∂
∂

−++
∂
∂

−
∂
∂

−=
∂
∂ 2

21211
X

jGXXGjCZjCXXGZCXCA dsdsgsLgsdsLgsgs

( ) ( )⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

∂
∂

∂
∂ ∗

0000 ,det,detIm ωα
ω

ωα
α

AA   

( ) ( )
⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧

∂
∂

+
∂
∂

−′=
ω

ω
ω

α 2
21

X
GXXGCZCZg dsdsgsLgsLm ＞０ (5-16)    

の条件が満足されれば，リングフィルタ発振器は安定に発振する． 
 一般に増幅素子の ( )αmg は，発振振幅αが大きくなるほど小さくなり，ついに

は零に成ってしまう．したがって，
( )
α
α

∂
∂ mg

＜０であるから 

( )
ω

ω
ω ∂

∂
+

∂
∂

− 2
21

X
GXXGCZC dsdsgsLgs ＜０ 

したがって，リングフィルタ発振器は安定に発振するためには 

( )21XXω
ω∂
∂

＞
gs

ds

Lgs

C
G

ZCX
+

∂
∂
ω

2

 (5-17)  

が成立たなければならない． 

 

一方，リングフィルタの入力インピーダンスは，リングフィルタの一端を 50
Ωで終端し，他端からみた入力インピーダンスは，減衰周波数において，下記

の値になる． 

21

3
1

21

21 2tan
ZZ

ZjZ
ZZ

ZZjZ pin +
±=

+
±= θ  

ここで，「＋」の符号は低域減衰周波数，「－」の符号は高域減衰周波数の入力

インピーダンスを表す． 
 

例として設計周波数 5GHz で Z1:50Ω，Z2:100Ω，Z3:25Ωを設定した時のリ
ングフィルタの入力インピーダンスの解析結果を図５－７に示す．図５－７よ

り，減衰周波数の近傍では，
( )
ω
ω

∂
∂ 1X

＞０である事が分かる． 
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図５－７ リングフィルタの入力インピーダンス周波数特性 

Fig.5-7 Simulated Results of Input Impedance of Ring Filter. 
 
 また， ( )ω2X ＞０の誘導性リアクタンス回路が通常用いられる受動回路で構成

されていれば，フォスターの定理から
( )
ω
ω

∂
∂ 2X

＞０が成立つので， (5-17)が成立

すれば，安定に発振する． 
 この事は，リングフィルタの高域減衰周波数においても同様である．リング

フィルタの高域減衰周波数では， ( )ω1X ＜０，
( )
ω
ω

∂
∂ 1X

＞０が成立っている． 

また， ( )ω2X ＜０，
( )
ω
ω

∂
∂ 2X

＞０の容量性リアクタンス回路をドレイン端に接続

すれば，高域減衰周波数においても，(5-17)が成立てば，安定に発振する． 
 ここで，リングフィルタ発振回路が減衰周波数以外では，発振しないことを

述べる． 
  

 

次に，リングフィルタ発振器の出力インピーダンスを求める． 
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図５－８ リングフィルタ発振回路図 

Fig.5-8 Schematic Diagram of Ring Filter Oscillator Circuit 
 
図５－８において，ドレイン・ゲート間の電圧を 1V ，ゲートに流れる電流を 1I ， 
ドレイン・ソース間の電圧を 2V ，ソースに流れる電流を 2I とし，負荷 LZ の両

端にかかる電圧をV とする． 
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リングフィルタ発振器の出力インピーダンス inZ は，下記のように表せる． 
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( )( )( )
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22221
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次に，リングフィルタ発振器の発振スペクトルとＱ値について述べる． 

 

5.3 発振スペクトルとＱ値 

文献[3]に従って，発振スペクトルと受動回路ネットワークのＱ値を求める． 



- 109 - 

Ring Filter

jX2

jX1

ZL
gm

Zg

Zd

in

v

i2

i1

( )[ ]ωY ( )[ ]αZ
Ring Filter

jX1

v

i

( )[ ]ωY ( )[ ]αZ
Ring Filter

jX2

jX1

ZL
gm

Zg

Zd

in

v

i2

i1

( )[ ]ωY ( )[ ]αZ
Ring Filter

jX1

v

i

( )[ ]ωY ( )[ ]αZ

 

 

図５－９ リングフィルタＶＣＯ等価回路 
Fig.5-9 Schematic Diagram of Ring Filter VCO. 

 

図５－９に示す，雑音源を含んだリングフィルタＶＣＯ等価回路のダイナミク

スは，下記のように表せる． 
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V= [ ] ⎥
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⎤
⎢
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⎡
+ −

n
L i

YY
01
  

[ ] [ ] ( ) 1−+++ ++= YYYYYB LLL と置く． 

よって負荷 ZLを含んだ受動回路側への供給電力ＰＬは，以下の式で書き表される． 
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但し， 22B は [ ] [ ] ( ) 1−+++ ++= YYYYYB LLL の ( )2,2 成分 

一方， [ ]0
22

2 Re BiP nLO =  ただし， 0
22B は 0=mg のときの 22B  

これらの式から Lesson の表現式が求まる．
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次に，発振周波数近傍の挙動について考察する． 

( ) ( ) ( ) ( ) ωω
ω

ωω
ω

ωωω ωωωω ∆
∂
∂

=∆
∂
∂

+≅∆+ == 00
00 AAAA  

但し， 0ω は発振周波数を， ω∆ はオフセット周波数を表す． 
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次に， 0=mg の時の 0
22B を求める． 
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この式(5-18)が共振器系のＱ値に対する表現式である． 
 

5.4 チューナブル・リングフィルタＶＣＯ 

リングフィルタ発振器の発振条件をシミュレーションで確かめる． 

図５－１０は発振器のシミュレーション結果である．インピーダンスＺは，ゲ

ートに負荷インピーダンス jX1，ドレインに負荷インピーダンス jX2を接続した

ときのソースから見たインピーダンスである．ゲート負荷インピーダンスを

jX1=281Ω，ドレイン負荷インピーダンスを jX2=259Ωに選べば，3.65GHzで発
振条件を満足することが分る． 

Z
 

 

（ａ）発振器シミュレーション回路図 
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（ｂ）発振器シミュレーション結果 

図５－１０ 発振器回路のシミュレーション結果 

Fig.5-10 Simulated Results of Series Feedback Oscillator Circuits. 
 

 図５－１０のシミュレーション結果から，ドレイン接地の直列帰還型発振回

路で，ゲートの負荷を純インダクタンス（誘導性負荷：ｊＸ）にすれば，ソー

ス電極から発振電力を取り出せることが分かる． 

ゲートの負荷としてリングフィルタを用いれば，低域減衰周波数で純インダ

クタンス負荷を実現できる． 

 

次に，リングフィルタを用いて，マイクロ波の周波数領域で純インダクタン

ス負荷を実現する方法について述べる． 

 

リングフィルタを用いた純インダクタンス負荷回路 

「2.2.3 減衰周波数における入力インピーダンス」で議論したように「，リン

グフィルタの一端を５０Ωで終端し，他端からみた入力インピーダンスは，減

衰周波数において，下記の値になる． 
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ここで，＋の符号は低域減衰周波数を，－の符号は高域減衰周波数のときの入

力インピーダンスを表す． 
したがって，リングフィルタは， Z1，Z2および Z3を設定すれば，減衰周波数・

入力インピーダンスを任意に設定できる．リングフィルタの入力インピーダン

スは，低域減衰周波数において，純インダクタンス負荷である． 

 

次に，ゲート負荷インピーダンスをインダクタンスにし，インダクタンスの値

を変える事により，発振周波数を変えられる事を述べる． 

 

図５－１１は，ドレイン接地の直列帰還型発振回路で，ゲートはインダクタ

ンス負荷で，発振電力は，ソース電極から取り出す． 

 

 

図５－１１ 発振周波数可変回路 

Fig.5-11 Schematic Diagram of a Tunable Inductor Oscillator Circuits.  
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図５－１１の発振周波数可変回路のシミュレーションによれば，ゲートのイ

ンダクタンスの値を 1nH から 10nH まで変えることにより，発振周波数を

2.18GHzから 4.6GHzまで変える事ができた． 
先に述べたように，リングフィルタは，低域減衰周波数で入力インピーダンス

がｊＸになる．またチューナブル・リングフィルタは，チューニング・キャパ

シタの容量値を変える事により，可変インダクタンス回路を実現できる． 

  

次に，チューナブル・リングフィルタで，発振周波数可変回路について述べ

る． 

チューナブル・リングフィルタ発振回路 

図５－１２に，チューナブル・リングフィルタ発振回路を示す． 

X2

X1

X2

X1

 

 
図５－１２ チューナブル・リングフィルタ発振回路 

Fig.5-12 Simulation Results of a Tunable Ring Filter Oscillator Circuits.  
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チューナブル・リングフィルタ発振回路は，ドレイン接地の直列帰還型発振

回路である．ゲートの負荷はチューナブル・リングフィルタ，発振電力はソー

ス 電 極 か ら を 取 り 出 す ． 実 験 で 用 い る 能 動 素 子 は 富 士 通 製

GaAsMESFET(FSX017LG)である．この能動素子 FSX017LG の動作条件は，
Vds＝３V Ids=17ｍAである．チューナブル・リングフィルタ発振回路を作製
した回路基板は，比誘電率 2.2，誘電体損 0.0009，導体は電解銅箔，導体厚 18

μｍである． 
 

次に，図５－１２のチューナブル・リングフィルタ発振回路の 1X ， 2X の周

波数特性について述べる． 

 

図５－１３に，チューナブル・リングフィルタ発振回路のチューニング・キ

ャパシタンスを 0.13pFから 0.76pFまで 0.063pF刻みで 10水準変えたときの
1X ， 2X の周波数特性を求めた結果を示す． 
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図５－１３ チューナブル・リングフィルタ発振回路の 1X ， 2X  

Fig.5-13 Simulation Results of a Tunable Ring Filter Oscillator’s 1X  & 2X .  
 

図５－１３のシミュレーション結果から，チューナブル・リングフィルタ発振

回路のチューニング・キャパシタンスを0.13pFから0.76pFまで変えたとき 1X ，
2X がともに同符号（正）である周波数領域は 1.35GHz から 4.74GHz である．

この周波数範囲で発振が起こると予測される．  
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チューナブル・リングフィルタ回路は，リング部の特性インピーダンス

Z1:39.43Ω，Z2:73.3Ω， Z3:33.4Ω，通過中心周波数を１０GHz，容量負荷の可
変範囲は 0.13pF～0.76pF で 0.063pF ステップで１０点，発振周波数解析を行
なった．発振周波数解析より，チューナブル・リングフィルタの容量を 0.1pF
から 0.8pFまで変化させることにより，発振周波数は 3.2GHzから 4.15GHz ま
で変えられることが分かった． 

図５－１４は，発振周波数解析に基づいて試作したチューナブル・リングフィ

ルタ発振器の写真である．使用した増幅素子は FSX017LGで動作条件は，Vds
＝３V Ids=17ｍAである．  

 
  

図５－１４ チューナブル・リングフィルタ発振器の写真 

Fig.5-14 Photograph of a Tunable Ring Filter Oscillator Circuits. 
 

試作したチューナブル・リングフィルタ発振器は，バラクタダイオードが所

期の特性を得られなかったので，バラクタダイオードの代わりにチップ・キャ

パシタンスを用いて実験を行った．図５－１５は，チューナブル・リングフィ

ルタのチューニング・キャパシタンスに対する発振周波数の実測結果である． 
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図５－１５ チューナブル・リングフィルタ発振器の発振周波数実測結果 

Fig.5-15 Measured Results of a Tunable Ring Filter Oscillator Circuits. 
 

図５－１５より，チップキャパシタの容量値を 0.4pFから 0.95pF変化させ発
振周波数を 3.75GHz から 3.02GHz まで変化させた．この実験結果から，シミ
ュレーション結果が良く一致していることが分かる． 

 

チューナブル・リングフィルタ発振周波数解析 

図５－１６にチューナブル・リングフィルタ発振回路の 1X ， 2X を示す．今，
発振周波数 3.5GHz で解析を行う．図５－１６より，ドレインの負荷 2X は 30

Ωである．一方，ゲートの負荷 1X は，
20

1 2
1

XG
Z

Cf
X

ds

L

gs

+=
π

より， Ω= 5.1491X

となる．但し， pFCgs 08.1= ，
Ω

=
7.89
1

dsG は，能動素子 FSX017LG の簡易等価

回路モデルから得られた値を用いた． 
ゲートの負荷 Ω= 5.1491X を実現するには，図５－１６より，チューナブル・

リングフィルタの容量値は 0.76pFでなければならない事が分かる． 
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図５－１６ チューナブル・リングフィルタ発振回路の 1X ， 2X  

Fig.5-16 Simulation Results of a Tunable Ring Filter Oscillator’s 1X  & 2X .  
 

一方，図５－１７チューナブル・リングフィルタ発振器の発振周波数実測結

果から，3.5GHzの発振周波数におけるチューナブル・リングフィルタの容量値
は約 0.57pFと推定される． 
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図５－１７ チューナブル・リングフィルタ発振器の発振周波数実測結果 

Fig.5-17 Measured Results of a Tunable Ring Filter Oscillator Circuits. 
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発振周波数 3.5GHz に対するチューナブル・リングフィルタの容量値（チュ
ーニング・キャパシタ値）解析値 0.76pFと実験値 0.57pFは，解析値が能動素
子の簡易等価回路モデルから得られた事を考慮するとほぼ一致していると言え

る． 
次に，チューナブル・リングフィルタ発振周波数安定性解析について，考察

を行う． 

 
チューナブル・リングフィルタ発振周波数安定性解析 
リングフィルタ発振器は安定に発振するためには，式(5-17)より 

( )21XXω
ω∂
∂

＞
gs

ds

Lgs

C
G

ZCX
+

∂
∂
ω

2

 (5-17)  

が成立たなければならない事を導いた．但し， gsC ，
ds

da r
G 1

= は，能動素子

FSX017LG の簡易等価回路シミュレーションで得られた値で， pFCgs 08.1= ，

Ω
==

7.89
11

ds
da r

G である．また， 1X および 2X は，チューナブル・リングフィルタ

発振回路のゲート負荷リアクタンス回路およびドレイン負荷リアクタンス回路

インピーダンスである． 

( )21XXω
ω∂
∂

－
gs

ds

Lgs

C
G

ZCX
+

∂
∂
ω

2

を周波数の関数として表した図を図５－１８にしめ

す． 
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図５－１８ 発振周波数安定性 

Fig.5-18  Calculated Results of Oscillation Frequency Stability. 
 

図５－１８より， 

( )21XXω
ω∂
∂

－
gs

ds

Lgs

C
G

ZCX
+

∂
∂
ω

2

＞０を満たす周波数領域は，2.9GHzから 3.8GHzと 

4GHz から 5.95GHz がある．一方，発振周波数の実測結果を図５－１９にし
めす． 
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図５－１９ 発振周波数測定結果 

Fig.5-19  Measured Results of Oscillation Frequency  
 

図５－１９の発振周波数の実測結果から，安定に発振した発振周波数領域は

3.2GHz から 3.75GHz であった．この解析値と実験値から，チューナブル・リ
ングフィルタ発振回路の発振周波数安定領域は，互いに良く一致していると言

える．また，解析では 4GHzから 5.95GHzに安定発振領域があるが，この周波

数領域は能動素子 FSX017LG の簡易等価回路モデルが， gsC ， daG および mg のみで

近似した事と，リングフィルタの入力インピーダンスの実部を省略した事によ

ると推測される． 
 
 

次に，発振周波数 3.74GHzにおける位相雑音特性の実測結果をしめす． 
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図５－２０ 発振周波数に対する位相雑音特性の実測結果 

Fig.5-20 Measured Results of Phase Noise. 
 

位相雑音測定に用いたスペクトラム・アナライザはアジレント製 HP8563EC
で，この測定装置の平均雑音レベルは，2.9GHz～6.5GHz において，約
-136dBc/Hzであった． 
 

ここで，図５－２０の位相雑音測定結果から，共振器のＱ値を求める． 図５

－２１に，発振周波数 3.74GHzにおける位相雑音スペクトラムを再び示す． 
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図５－２１ 発振周波数 3.74GHzに対する位相雑音特性実測結果 
Fig.5-21 Measured Results of a Tunable Ring Filter Oscillator Circuits 

Phase Noise at 3.74GHz. 
 

一般に発振器の位相雑音は下記の式で表される[7-16]． 
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ここで，Fは発振器を構成する増幅器の雑音指数，kはボルツマン定数，Tは
絶対温度，Pは発振電力， oscf は発振周波数， cf はコーナー周波数， f はオフセ
ット周波数，Qは共振器のＱ値である． 
発振器位相雑音の式(5-18)において，位相雑音がオフセット周波数 f の-2乗に比
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例した測定点を外挿すると，周波数帯域 1Hz における熱雑音の理論限界
-174dBc/Hz と交わる．この交点のオフセット周波数 f は，発振周波数 oscf と，

次の関係が成立つ． 

Q
f

f osc

2
=  

この式から，チューナブル・リングフィルタ発振器の共振器のQ値を求めると，
下記のＱ値が実験結果から得られた． 

95.8
102
74.3

2 32.8 =
×

==
Hz

GHz
f

f
Q osc  

 

次に，チップキャパシタの容量値を 0.4pFから 0.95pF変化させたチューナブ
ル・リングフィルタ発振器における，発振周波数に対する発振出力電力と位相

雑音特性の実測結果をしめす．位相雑音測定量は，発振周波数から 100kHz 離
れた周波数での値である． 
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図５－２２ 発振周波数に対する発振出力電力と位相雑音特性の実測結果 

Fig.5-22 Measured Results of Output Power and Phase Noise. 



- 125 - 

図５－２２から，チップキャパシタの容量値を 0.4pFから 0.95pF変化させた
図５－１２のチューナブル・リングフィルタ発振器は，位相雑音が残念ながら，

-82dBc/Hzから-92dBc/Hzまで変化した．また，発振電力は13dBmから8.5dBm
まで変化した．発振電力の変化も大きいことが分かる． 

 

以上の実験結果から，チューナブル・リングフィルタ発振器において，チュ

ーニング・キャパシタを変化させれば，発振周波数を変えられることが分る． 

 

 

 

5.5 まとめと課題 

 本章では，先ず，発振回路の安定発振動作条件について考察した．続いて，

リングフィルタの入力インピーダンスが純リアクタンスであることに着目し，

リングフィルタを純リアクタンス帰還回路として発振回路を試作した．更に，

チューナブル・リングフィルタにより，可変インダクタンス帰還回路として電

圧制御発振器(Voltage Controlled Oscillator :VCO)を試作し，広帯域電子同調発
振と低位相雑音の VCOを実現した． 
 実験では，バラクタの寄生成分により，所期の値が得られず，チップキャパ

シタで代用した．今後，チューナブル・リングフィルタ VCO を設計する場合，
周辺素子の特性を把握しておかなければならない．また，本研究では，増幅素

子の大信号 S パラメータが得られなかったため，大信号・非線形解析を行なえ
ず，発振周波数・発振電力・位相雑音などの解析値と実測値の比較を行なうこ

とができなかった．また，そのことにより，位相雑音の更なる低減化に着手す

ることができなかった． 
更に，試作したＶＣＯが，発振出力変動が大きい理由も、大信号・非線形解

析を行なえれば解決する可能性があると考えられる． 

 現在，増幅素子の大信号 S パラメータ解析は，Si 半導体を用いた MOSFET
や BJTで盛んに研究が行われ，１／ｆノイズモデルの確立に成功し，位相雑音
解析シミュレータも Spectra RFという商品名で販売されている．一方，化合物
半導体素子では DC 特性や小信号 S パラメータ特性を実測値と解析値を一致さ
せる程度で，１／ｆノイズモデルの確立に成功していない． 
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第６章  結論と今後の課題 
 
本論文は，将来実用化が期待されている超広帯域通信システムを支える帯域

通過フィルタに関する一連の研究とその応用をまとめたものである．超広帯域

通信システムを実現する帯域通過フィルタは，マイクロストリップ線路で形成

されたスタブ付共振器フィルタ（リングフィルタ）である． 
このリングフィルタは，開放スタブが１つであるにもかかわらず，通過中心

周波数の両側に，減衰周波数が２つできる．２つの減衰周波数の間では，損失

が少なく，リップルの数は２つしかできず，平坦な群遅延特性である．また減

衰周波数近傍における通過特性は，通過中心周波数に近い周波数（通過域の内

側端）で急峻に減衰するが，通過域の外側では比較的緩やかな減衰特性を示す．

この良好な特性を生かして，5 段縦続接続回路により，通過域として 3GHz か
ら 10GHzの超広帯域帯域通過フィルタを実現した． 
また，リングフィルタの発展研究として，外部制御信号により，減衰周波数

を制御できるチューナブル・リングフィルタを考案し，チューニング・レンジ

６０％を実現した．更に，チューナブル・リングフィルタを広帯域・安定発振・

低位相雑音特性を有する VCOに拡張した．本論文の各章の要点は以下の通りで
ある． 

 
第２章では，リングフィルタの解析を行った．リングフィルタが対称回路構

造である事に着目し，偶奇モード解析を行い，透過反射係数 1121,SS を導いた．こ

の導いた 1121,SS から，リングフィルタには，減衰周波数 ( )021 =S と整合周波数 ( )011 =S

が存在する事を明らかにした．また，減衰周波数と整合周波数の周波数におけ

る位置関係から，減衰周波数間にリップルが発生する条件式を導き，実測値と

計算値との比較を行なった．更に，リングフィルタの伝達特性式から，リング

フィルタの群遅延量を求め，実測値と計算値がほぼ一致することを確かめた． 
リングフィルタの通過域のリップル発生条件や群遅延量は，リング部の特性

インピーダンス Z1，Z2のみで決まり，開放スタブの特性インピーダンス Z3は，

減衰周波数のみに寄与することが明らかとなった． 

 
第３章では，リングフィルタの多段縦続接続法の検討を行った．リングフィ

ルタが等長線路で構成されている事から，Richard変数 θtanj=Ω を使って，リン

グフィルタの散乱係数を書き表し，多段接続回路の記述が簡単なT行列を求め，
ｎ段縦続接続回路の T 行列を書き表し，電力伝達係数を導いた．減衰量が等リ
ップルになるような減衰周波数の周波数配置法が可能である事を示した．また，

この減衰周波数の周波数配置から，個々のリングフィルタの特性インピーダン
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スが決定できる事にも言及した． 
具体的な検討として，リングフィルタ２段縦続接続回路と３段縦続接続回路

について，帯域外抑圧特性と通過域リップル特性を検討した． 
３段縦続接続では，減衰周波数間における減衰量の差は，減衰周波数の並び

方に殆んど依存しないことを計算で示した．  

最後に，通過帯域を 3GHz～10GHz に設定した UWB 帯域通過フィルタを，
リングフィルタ５段縦続接続回路で実現した．この５段ＵＷＢ帯域通過フィル

タの通過帯域 3.8GHzから 9.2GHzにおける通過損失は約 0.53dB，入力リター
ンロスは 10dB以上，群遅延量は通過帯域内においてほぼ一定で 0.61nsecであ
った．この測定結果から，試作した５段ＵＷＢ帯域通過フィルタは通過帯域

3GHzから 10GHzで平坦・低損失・一定群遅延特性を持つことが，実験的に確
かめられた． 
課題として，リングフィルタの直流成分除去がある．本研究のリングフィルタ

は，伝送線路に間隙が無いので，広帯域・低損失を実現しているが，直流信号

がそのまま出力端子に出てしまう．直流成分の除去方法の一つとして，短絡ス

タブとリングフィルタの組合せを試みた．この時のフィルタは，通過帯域が３

ＧＨｚ～５ＧＨｚと帯域が狭かったため，短絡スタブを有効に使うことができ

た．しかし，通過帯域がより広い帯域通過フィルタに対して，直流成分の除去

法を確立しなければならない． 
 
 
第４章では，リングフィルタの減衰周波数を，外部制御信号により制御でき

るチューナブル・リングフィルタについて述べた．リングフィルタの開放スタ

ブ端を容量性負荷で終端すれば，その容量値により減衰周波数が変化する事を

理論的に予測し，実験でこの事を確かめた． 
試作したチューナブル・リングフィルタは，負荷容量可変範囲 4.27pF から

0.855pF において，減衰周波数を 1.35GHz から 2.54GHz まで制御でき，チュ
ーニング・レンジは約６０％であった．また，チューナブル・リングフィルタ

の減衰周波数は，バラクタ印加電圧に，ほぼ比例することも分かった． 
チューナブル・リングフィルタの負荷容量値を大きくし過ぎると，通過中心周

波数近傍に減衰が表れる．可変帯域阻止フィルタとして用いる場合は，特に問

題はないが，帯域通過フィルタとして用いる場合は，注意する必要がある．尚，

この測定で使用したチューナブル・リングフィルタの容量値は 10pFであった．
なお，現在のところ，通過帯域に現れるディップの原因解析は十分に進んでい

ない．今後の課題である．  
第５章では，発振器の発振条件，発振の安定性，発振スペクトルと Q値の解
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析を議論した．更に，リングフィルタの入力インピーダンスが減衰周波数で，

純リアクタンスとして動作する事に着目し，リングフィルタを純リアクタンス

帰還回路として発振回路を試作．更に，周波数選択性のある純リアクタンス帰

還回路として，チューナブル・リングフィルタによる電圧制御発振器(Voltage 
Controlled Oscillator :VCO)を試作し，広帯域発振と低位相雑音の VCOを実現
した． 
 実験では，バラクタの寄生成分により，所期の値が得られず，チップキャパ

シタで代用した．今後，チューナブル・リングフィルタ VCO を設計する場合，
周辺素子の特性を把握しておかなければならない． 
今後の課題として，大信号・非線形解析がある．本研究では，発振器の発振

条件，発振の安定性，発振スペクトルと Q 値の解析を行ったにも関わらず，実
験値との比較・解析が行なえなかった．その理由は，増幅素子の大信号 S パラ
メータが得られなかったため，大信号・非線形解析を行なえず，発振電力解析

や位相雑音解析を行なうことができなかったからである．位相雑音解析が行な

えなかった為，位相雑音の更なる低減化に着手することができなかった．また，

試作したＶＣＯが，発振出力変動が大きい理由も、大信号・非線形解析を行な

えれば解決する可能性があると考えられる．  
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