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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デュアルバンド帯域通過フィルタ(DBBPF)の回路および設

計方法を提案する。仕様が異なる４つのフィルタ設計例を用いて、本設計方法はデュアルバンドの中心周波数およ

び帯域幅の自由選択に適用できることを示す。設計したフィルタをマイクロストリップ線路で試作し、測定した周

波数特性は設計値と良好な一致を達し、本設計理論およびフィルタ構造の有効性を実証する。 
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Abstract  In this paper, novel dual-band bandpass filters (DBBPFs) are proposed by using composite resonators, and their 
design methods are developed based on the lumped-element equivalent circuits of the filters.   Four DBBPFs with different 
specifications are designed, and it is shown that both the midband frequencies and the passband widths of the dual bands of the 
filters can be controlled separately.  The filters are fabricated and tested, and the measured frequency responses agree 
favorably with theoretical predictions, validating sufficiently the proposed design theory and filter structures. 
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1. はじめに  

近年の無線通信技術および応用の発達により、マル

チモード・マルチバンドに対応した通信システムが要

求されている [1] -[2]。マルチバンドに対応できるマイク

ロ波フィルタも必要となり、その研究開発が盛んに行

われている [3]- [8]。文献 [3]では、2 つの異なる帯域通過

フィルタを組み合わせることにより、デュアルバンド

帯域通過フィルタ (DBBPF)が開発された。しかし、こ

のような回路構成ではサイズが大きく、また入出力に

おけるインピーダンス整合回路が必要となってしまう。

文献 [4]では dual-behavior resonators を用いることによ

り、また文献 [5][6]ではステップインピーダンス共振器

(SIR)の基本モードと第一次高次モードを調整するこ

とにより、デュアルバンドの中心周波数が別々に選択

可能な DBBPF を実現したが、デュアルバンドの帯域

幅を別々に制御することは出来ない。文献 [7][8]ではデ

ュアルバンドのインバータを設計することにより、中

心周波数及び比帯域幅を自由に設計できる方法が報告

されている。しかし、フィルタの仕様を実現するため

の設計公式は明確にされていない。  
本報告では、まず従来の集中定数帯域通過フィルタ

(BPF)にある LC 並列共振器をコンポジット共振器に置

き換え、DBBPF の回路を構成する。回路変換および回

路解析を行い、設計公式を得る。次に仕様が異なる 4

つのフィルタ設計例を用いて、本設計方法はデュアル

バンドの中心周波数および帯域幅の自由選択に適用で

きることを示す。最後に設計したフィルタをマイクロ

ストリップ線路でコンパクトに構成、試作し、測定し

た周波数特性は設計値と良好な一致を達し、本設計理

論およびフィルタ構造の有効性を実証する。  
 
2. フィルタの合成理論  

本節では、まず従来の一般的な BPF の等価回路と設

計公式を簡単に紹介し、次にコンポジット共振器の特

性を紹介する。最後にコンポジット共振器を用いた

DBBPF の設計法について述べる  
2. 1. 従来の BPF の設計公式 [9] 

図 1 に LC 並列共振器とアドミタンスインバータを

用いた n 段 BPF の等価回路を示す。インダクタ Lri，

キャパシタ 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。ここで

Lri, (または Cri), コンダクタンス G0, Gn,n+1 は任意の値

を選ぶことができる。ω0 は BPF の中心周波数である。

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形 LPF の規格化素子値である。  

ri
ri C

L 2
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ω

=  (i=1 to n),  Ωc=1 (rad/sec) (1) 
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図 1 n 段 BPF の等価回路  

 
2. 2. コンポジット直列共振器  

コンポジット共振器はコンポジット並列共振器及

びコンポジット直列共振器に大別することが出来る。

コンポジット並列共振器は 2 つの LC 直列回路を並列

に接続したものであり、コンポジット直列共振器は 2
つの LC 並列共振器を直列に接続したものである。コ

ンポジット並列共振器を用いたフィルタの設計法と設

計例はすでに文献 [10][11]で報告した。本論文ではコン

ポジット直列共振器を用いて、デュアルバンド BPF を

構成し、その設計法を確立する。  
図 2(a)にコンポジット直列共振器の等価回路を示す。

2 つの LC 並列共振器を直列に接続し、それぞれのアド

ミタンス Ya, Yb は以下のように定まる。  

a
aa L

CY
ω

ω 1
−=     (4) 

b
bb L

CY
ω

ω 1
−=     (5) 

したがって、図 2(a)のコンポジット共振器のリアクタン

ス Xc は次の式で表される。 
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ただし、 
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== ωω   (7) 

である。  
ωa<ωb として、ωa<ω<ωb のとき、Ya>0 となり、Ya は

容量性、また Yb<0 となり、Yb は誘導性を示す。従っ

てωa<ω<ωb のとき図 2(a)のコンポジット共振器は図 2(b) 
に示す LC 直列共振器に置き換えることができる。コ

ンポジット直列共振器周波数特性の計算結果の一例を

図 3 に示す。2 つの並列共振器がそれぞれωa，ωb で共

振することにより 2 つの通過域が得られ、その間に等

価直列共振による減衰極ω0 がある。  
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(a)コンポジット直列共振器  (b)LC 直列共振器 

 

図 2 コンポジット直列共振器と LC 直列共振器 
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図 3 コンポジット直列共振器の周波数特性 

 
2. 3. コンポジット共振器を用いた DBBPF の設計 

図 1 に示した BPF の等価回路中の各 LC 並列共振器

を図 2(a)で示したコンポジット直列共振器に置き換え

ることで、図 4 に示す回路を得る。図中のすべての

LaiCai  (i=1, 2, … , n)並列共振器は共通の共振周波数ωa

を持ち、中心周波数ωa の通過域を形成する。同様に、

すべての LbiCbi  (i=1, 2, … , n)並列共振器は共振周波数

ωb を持ち、中心周波数ωb の通過域を形成する。周波数

ωa, ωb を所望の値に設計することが出来るので、図４  
の回路は実際に中心周波数の自由選択可能なデュアル

バンド帯域通過フィルタ（DBBPF）である。  
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図 4 コンポジット直列共振器を用いた DBBPF 回路  

 
この DBBPF の 2 つの通過域の比帯域幅をそれぞれ

FBWa と FBWb とし、 (1)-(3)式に代入すると、図 4 の回

路にあるすべての回路素子値 Lai, Cai, Lbi, Cbi  (i=1,2, … , 
n)および Ji, i+1 (i=0, 1, … , n)を決めることができる。  

１つ比較的単純な事例を考える。回路にある J-イン

バータの値を 2 つの通過域で同値とし、また中心周波

数ωa およびωb における通過域の比帯域幅をそれぞれ

FBWa と FBWb とすると、(2)-(3)式を変形することによ

り、Cai および Cbi (i=1, 2, … , n)を以下 (8)-(10)式で決定

することができる。  
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また、Lai および Lbi (i=1, 2, … , n)は (7)式より計算する。 
 
2. 4. アドミタンスインバータによる回路の変換 
 図 4 にあるコンポジット直列共振器は並列共振器を

直列に接続した構造なので、分布定数線路で実現する

のは困難である。そこで図 5 に示したように J インバ

ータを用いてコンポジット直列共振器をコンポジット

並列共振器に変換する。変換後の素子値を次式で決め
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る。  
2JLC aa =′ , 

2J
CL a

a =′ , 2JLC bb =′ , 
2J

CL b
b =′     (11) 

ここで J はアドミタンスインバータの素子値であり、

値は任意に選択することが可能であるが、実際の設計

においては、たとえばマイクロストリップ線路の幅お

よび製作精度に制限される。変換後のコンポジット並

列共振器を用いた 2 段 DBBPF を図 6 に示す。  
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図 5 コンポジット直列共振器から  
コンポジット並列共振器への変換  
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図 6 コンポジット並列共振器を用いた DBBPF 回路  

 
 

3. 設計例  
以上の設計理論を実証するために、コンポジット共

振器を用いた DBBPF の設計を行う。デュアルバンド

の中心周波数および帯域幅が別々に自由選択可能であ

ることを示すために、表 1 にまとめた 4 つの仕様のフ

ィルタ A, B, C, D を設計する。フィルタ A と B は中心

周波数が同様で、比帯域幅が異なる。フィルタ B と C
は比帯域幅が同様で、中心周波数が異なる。またフィ

ルタ A と D は中心周波数および比帯域幅も同様である

が、段数が異なる。全てのフィルタの通過域はチェビ

シェフ特性、帯域内リップル幅 RW=0.01dB とする。仕

様及び (7)-(11)式より求まる４つのフィルタの素子値

を表 2 にまとめる。それぞれのフィルタの等価回路か

ら計算した周波数特性を図 7-9 に示す。いずれの場合

もデュアルバンドの中心周波数及び帯域幅は設計仕様

を満たしている。また 3 段のフィルタ D は 2 段の A に

比べて、通過域外ではより急峻な減衰特性を示してい

る。  
 

表 1 ４つのフィルタの設計仕様  
 A B C D 

fa (GHz) 1.8 1.8 2.4 1.8  
fb (GHz) 2.4 2.4  5.2 2.4 

FBWa (%) 2 4 4 2 
FBWb (%) 4 4 4 4 

段数  2 2 2 3 
 
 
 
 
 
 

 
表 2 ４つのフィルタの素子値  

 A B C D 
Ca1(pF) 1.40 2.79 1.09 0.359 
Cb1(pF) 2.09 2.09 0.505 0.538 
Ca2(pF) 1.40 2.79 1.09 0.228 
Cb2(pF) 2.09 2.09 0.505 0.342 
Ca3(pF)    0.359 
Cb3(pF)    0.538 
La1(nH) 5.60 2.80  4.02 21.8 
Lb1(nH) 2.10 2.10 1.86 8.18 
La2(nH) 5.60 2.80  4.02 34.3 
Lb2(nH) 2.10 2.10 1.86 12.9 
La3(nH)    21.8 
Lb3(nH)    8.18 
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図 7 フィルタ A の周波数特性  
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図 8 フィルタ B の周波数特性  
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図 9 フィルタ C の周波数特性  
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図 10 フィルタ D の周波数特性  

 
4. DBBPF の平面回路上の実現  

図 4 で示したコンポジット直列共振器を用いた

DBBPF は、さらなる回路変換を行うことにより、平面

回路上で様々な構成で容易に実現することが可能であ

る。本報告では、まず 2.4 で述べた J インバータ変換

を施した DBBPF、つまり図 6 に示したコンポジット並

列共振器を用いた DBBPF をマイクロストリップ線路

で設計、試作、評価する。設計には電磁界シミュレー

タ Sonnet em[12]を用いる。また、線路基板には Rogers
社製の比誘電率 10.2, 誘電正接 0.003, 厚さ 0.635mm の

Duriod 6010 を使用する。  
図 6 の回路には J インバータと直列共振器のみが含

まれ、マイクロストリップ線路上ではそれぞれ 1/4 波

長線路と 1/4 波長開放スタブで容易に実現できる。ま

ず、共振器間及び回路変換用のインバータ J01, J12, J23

および J を周波数 (ωaωb)1/2 で 1/4 波長線路にて構成す

る。インバータの値を基に線路幅を決定する。次に

(7)-(11)式に従い Lai, Cai 及び Lbi, Cbi(i=1, 2)の値を計算

した上で、 (11)式の変換を行い、 L’ai, C’ai 及び L’bi, 
C’bi(i=1, 2)の値を決定する。直列共振器 L’aiC’ai 及び

L’biC’bi はマイクロストリップ終端開放スタブで構成

する際、以下の図 11 および (12), (13)式を利用する
[10]-[11]。図 11(a)に長さ la, 幅 wa, 特性インピーダンス

Za のマイクロストリップ終端開放スタブ、図 11(b)に
L’aC’a 直列共振器を示す。  

 
wa

Za

Zin=jXin

la

     

L'a

C'a

Xa

 
(a)終端開放スタブ     (b)等価回路  
図 11 1/4 波長終端開放スタブと等価回路  

 
スタブはωa で 1/4 波長共振をするとき、 la は次式で

計算される。  

 

effa

a
cl
eω

π

2
=      (12) 

ここで c は自由空間での光速、eeff はスタブ線路の実効

比誘電率である。次にスタブの Za は次の式から計算さ

れる。  

 
π

ω aa
a

LZ '4
=     (13) 

最後にスタブの幅 wa は Za の値より決定される。  
図 12 にマイクロストリップ線路におけるフィルタ

A の構造と Sonnet em により得た寸法を示す。非常に

コンパクトな構成となっている。  
図 13 にフィルタ A の周波数特性の比較を表す。実

線は図 12 の構造の Sonnet em による完全無損失での計

算結果、破線は図 6 の等価回路から計算した結果であ

る。実線と破線は概ね一致し、所望のデュアルバンド

帯域通過フィルタ特性を示している。阻止域において

減衰極が生じたため、実線は破線より急峻な減衰特性

を持っている。  
また図 13 の 1.8GHz の通過域を拡大した周波数特性

を図 14(a)に、 2.4GHz の通過域を拡大したものを図

14(b)に示す。その結果、2.4GHz では実線の通過域は

破線の仕様値とほぼ一致しているが、1.8GHz では実線

の通過域は破線の仕様値と比べて、幅がかなり狭くな

っていることが分かる。この問題は、図 6 にある共振

器間及び回路変換用の J-インバータ J01, J12, J23 および

J を今後デュアルバンドで設計することにより改善さ

れると期待している [7] -[8]。  
同様に 2 段のフィルタ B, C についても図 12 に示し

た構造で設計し、得られた電磁界シミュレーション結

果と等価回路の計算結果を比較し、図 15 および図 16
に示す。上記フィルタ A に対する考察はフィルタ B お

よび C についても適用できる。  
フィルタ A, B 及び C を試作し、その周波数特性を

ネットワークアナライザ HP8510C にて測定した。測定

した結果を図 17-19 に実線で示す。比較のため、フィ

ルタの誘電体損と導体損を考慮した Sonnet em での計

算結果を図 17-19 に破線で示す。測定値の実線は計算

値の破線と非常に一致している。なお、計算を行う際、

線路銅箔の導電率を 58x106S/m、基板誘電体の比誘電

率を 11.3、誘電正接を 0.003 とした。この比誘電率 (11.3)
は我々のキャビティ法による実測値で、基板メーカか

らの公称値 (10.2)と約 10%の差があり、その結果、図

17-19 にある測定周波数特性は図 7-9 にある設計値と

約 0.1GHz の周波数ずれが生じてしまった。  
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図 12 マイクロストリップ線路 2 段 DBBPF の構造  
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図 13 フィルタ A の周波数特性の比較  

 

-0.10

-0.08

-0.06

-0.04

-0.02

0.00

1.8201.8001.780
Frequency(GHz)

 |S
21

| (
dB

)  

EM simulation
Circuit theory

-0.10

-0.08

-0.06

-0.04

-0.02

0.00

2.502.452.402.352.30
Frequency(GHz)

 |S
21

| (
dB

)  

EM simulation
Circuit theory

 
  (a)           (b) 

図 14 フィルタ A のデュアルバンド通過域の拡大図  
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図 15 フィルタ B の周波数特性の比較  
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図 16 フィルタ C の周波数特性の比較  
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図 17 フィルタ A の周波数特性の測定値と計算値  
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図 18 フィルタ B の周波数特性の測定値と計算値  
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図 19 フィルタ C の周波数特性の測定値と計算値  

 
 最後にマイクロストリップ線路を用いて、第 3 節で

検討した 3 段 DBBPF（フィルタ D）の設計を行い、得

られたフィルタの構造と寸法を図 20 に示す。図 21 は

このフィルタの Sonnet em による周波数特性と等価回

路による計算結果との比較であり、良好な一致が見ら

れる。また図 13 にある 2 段 DBBPF の結果に比べ、よ

り急峻な周波数選択特性を得ることができた。さらに

図 21 の 1.8GHz の通過域を拡大したグラフを図 22(a), 
2.4GHz の通過域を拡大したものを図 22(b)として示す。

実線の設計通過域は破線の仕様値とかなり一致してい

ることが分かる。  
フィルタ D の測定結果と損失を考慮した Sonnet em

による計算結果との比較を図 23 に示す。概ね良好な一

致が見られた。  
 



 

 -24- 

0.40.6 0.4

0.2

0.50.2

0.5

4.8

5.0

0.2

0.5

4.8

0.6

 
図 20 マイクロストリップ線路 3 段 DBBPF の構造  
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図 21 フィルタ D の周波数特性の比較  
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  (a)           (b) 

図 22 フィルタ D のデュアルバンド通過域の拡大図  
 

-100

-80

-60

-40

-20

0

3.02.52.01.51.0
Frequency(GHz)

|S
11

|, 
|S

21
| (

dB
)  

Measured
EM simulation

|S11|

|S21|

 
図 23 フィルタ D の周波数特性の測定値と計算値  

 
5. まとめ  
 従来の集中定数 BPF 回路にある共振器をコンポジッ

ト共振器に置き換えることで通過域中心周波数及び帯

域幅を自由に選択出来るデュアルバンド BPF の設計方

法を提案した。マイクロストリップ線路を用いて、仕

様が異なる４つのデュアルバンド BPF に対して、設計、

試作、測定を行った。設計値と測定結果との良好な一

致が得られ、提案した設計方法とフィルタ構造の有効

性を実証した。  
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