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Abstract 

This paper gives a description of the recent progress in pattern design of planar filters.  
 
 
1.  まえがき 

近年、平面フィルタの研究開発が盛んに行われ

ている[1]。J インバータや K インバータおよび共

振器直結形等価回路に基づいたフィルタの設計法

については、既に文献[2]にて与えられた。しかし、

マイクロ波帯における平面フィルタの設計では、

純粋な静電結合(容量結合)や磁気結合(誘導結合)
を実現することは難しく、ほとんどの場合はその

両方が混在する電磁結合となる。従って、J, K イ

ンバータによる設計より、共振器直結形等価回路

による設計の方が応用範囲が広い。 
本論では、一般によく用いられる帯域通過フィ

ルタ(BPF)に限定し、マイクロストリップ線路およ

びコプレーナ線路(Coplanar  waveguide, CPW)を
用いた平面フィルタの設計具体例について述べる。

なお、計算は 2.5 次元電磁界シミュレータ Sonnet 
em および回路シミュレータ ADS を用いて完全無

損失で行った。 

2.  平面フィルタ用共振器 

平面フィルタに用いられる共振器の構造は、小

形化を目的とした形状や耐電力性に都合のよい形

状など幅広い任意性がある。また、導体損失の小

さい高温超電導(HTS)薄膜を用いることで、小形

低損失な多段フィルタを実現することも可能であ

る。 
以下にマイクロストリップ線路および CPW 線

路を用いた共振器構造についてまとめる。 

2-1. MIC 形共振器 

図 1 にマイクロストリップ線路の断面図を示す。

この構造は、マイクロ波集積回路(MIC)によく用

いられ、厚さ t, 比誘電率εrの誘電体基板、地導体

および幅 w の線路導体により構成される。図 2(a)
に基本となるマイクロストリップ両端開放半波長

共振器の構造を示す。図 2(b)は、長さが 1 波長の 
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図 1  マイクロストリップ線路の断面図
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図 2  MIC 形平面共振器構造 
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図 3  MIC 形折り曲げ半波長共振器の構造 



整数倍で共振するリング共振器である。図 2(c)~(e)
に平面共振器の構造を示す[3],[4]。図 2(c), (d)に示す

方形共振器や円形共振器は、電流密度が下げられ

るため耐電力性に優れている。これらの共振器は

直交する 2 つのモードを用いることで、一つの共

振器で 2 段のフィルタとして動作させることが可

能である。また、図 2(e)に示す円形共振器[4]は、

TM010 モードを用いるためエッジ部分に沿って流

れる電流がなく、特に耐電力性に優れた構造であ

る。次に、共振器の小形化を目的とした構造とし

て、半波長共振器を折り曲げたヘアピン形共振器
[5]がある。その構造を図 3(a)に示す。この共振器

の応用としては、図 3(b)~(f)[6]-[10]に示す構造が挙

げられる。図 3(d)は、 SIR(Stepped Impedance 
Resonator)と呼ばれ、ヘアピン形共振器の開放端部

分の面積を大きくすることで、共振器両端の容量

を増やした構造である。次に、半波長共振器をス

パイラル状に巻き込んだ構造[11]-[14]を図 4(a)~(f)に
示す。これらの共振器は線路の太さや巻き方によ

り、共振周波数、無負荷 Q、結合係数が変化する
[15]。最後に、インダクタンス素子(L 素子)とキャ

パシタンス素子(C 素子)を用いて構成される集中

定数形共振器[16]-[18]の構造を図 5(a)~(c)に示す。図

中の共振器は、細い線路の L 素子と幅が広い線路

の C 素子により、C-L-C の共振器を構成している。 

2-2. CPW 形共振器 

図6にCPW線路の断面図を示す。CPW線路は、

導体を基板の片面のみに施すため、地導体と線路

導体が同じ面に配置され、基板の両面に導体が必

要となるマイクロストリップ線路に比べ低価格化

が期待できる。特に、高価な HTS 薄膜を用いる超

電導フィルタにおいて、これは顕著な差となる。

また、線路導体と地導体が同じ面にあるため地導

体に接地しやすく、1/4 波長共振器を容易に構成

できため、フィルタの小形化にも有利である。更

に、CPW フィルタの励振にはマイクロプロ－バー

を用いるため、マイクロ波帯からミリ波帯におけ

る広帯域な励振がしやすいなどの利点がある。図

7 に CPW 形共振器の基本形[19]として、3 つの例を

挙げる。図 7(a)は両端開放形、(b)は両端接地形の

半波長共振器であり、(c)は片方を接地し、もう一

方を開放した 1/4 波長共振器[20]である。次に、共

振器の小形化を図ったものに、ステップインピー

ダンス形共振器[21]がある。その構造を図 8(a)~(c)
に示す。これは、電界が集中する部分の容量を増

やすことで小形化を図っている。その他の構造と

して、図 9(a)[22]に示すようにメアンダーラインを

用いたものや、(b)に示すように L-C-L 集中定数共

振器[23]に近い構造もある。 
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図 7  CPW 形半波長および 1/4 波長共振器の構造
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図 8  CPW 形ステップインピーダンス共振器の構造
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図 6  CPW 線路の断面図 
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図 5  MIC 形集中定数共振器の構造
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図 4  MIC 形スパイラル共振器の構造
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図 9  CPW 形集中定数共振器の構造 



3. 共振器の励振 

共振器直結形フィルタ[24]の設計において、共振器

と励振線の間の結合は外部 Q, Qe を用いて表され

る。Qe は、周波数特性の計算結果[25]より次式[26]

を用いて求められる。 

eoeuL QQQQ
1111

++=    (1)  

f
fQL ∆

= 0     (2) 

ここで、QL は負荷 Q, Qu は無負荷 Q, Qeo は出力側

の外部 Q, ∆f は 3dB 帯域幅である。計算は、完全

無損失で行うため、共振器の Qu は無限大となる。

また、出力側の励振線を共振器から大きく離すこ

とで疎結合とし、Qeo の項が無視できるよう 
Qeo=30000 以上になる程度間隔をあける。これよ

り式(1)は以下のように表され、出力側における

S21 の周波数特性の計算結果より Qeが求まる。 

 
f

f
QQ eL ∆

== 0     (3) 

Qeの計算例として、図 10 に示すように MIC 形

半波長共振器を静電結合および磁気結合させる場

合を考える。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

この構造を用いて周波数特性計算を行い得られ

た Qeの計算結果を図 11 に示す。この結果より、

静電結合は磁気結合に比べ結合が弱いことがわか

る。従って、強い結合が必要となる場合は磁気結

合によるか、もしくは直接共振器に励振線を接続

し電流により給電する必要がある。 

4. 共振器間結合係数 

共振器直結形の等価回路を用いるフィルタの設

計において、共振器間結合係数は重要な値であり、

その大きさがフィルタの帯域幅に直接影響を及ぼ

す。一般に、共振周波数が等しい 2 つの共振器を

相互に近づけていくと、周波数が徐々に分離し、

fl, fh (fl<fh)の 2 つの周波数が現れる。そこで、共振

器間結合係数 k は、fl, fh の計算値あるいは測定値

を用いて次式で表される。 
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22

>
+
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lh

lh

ff
ffk    (4) 

一般に式(4)は、通常フィルタを設計する上で問題

なく扱える。しかし、楕円関数形フィルタの設計

など、フィルタ特性に極を作る場合は負の結合が

必要となり、この定義では k は常に正となるため

説明がつかなくなってしまう。そこで、等価回路

表示に基づき結合係数の計算方法について以下に

示し、実例をいくつか挙げる。 

4-1. 共振器間結合係数の等価回路表示[27] 

4-1-1. 磁気結合 
純粋に磁界のみで結合する場合の例として、共

振周波数が等しい 2 つの共振回路の共振器間結合

について、図 12(a)に示す K インバータを用いた

回路を考える。(b)は、相互インダクタンス Lm を

用いて磁気結合を表した等価回路であり、(a)の回

路と等価である。ここで、(a)の K インバータを

Lm の T 形等価回路で表すと(c)のようになる。更

に、中央部の Lm を 2Lm の並列の形で書き換える

と(d)のように表される。 
次に、図 12(d)の対称面が電気壁(electric wall or 

short circuit)の場合、回路の共振周波数 feは次式で

与えられる。 
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また、図 12(d)の対称面が磁気壁(magnetic wall or 
open circuit)の場合、回路の共振周波数 fmは次式で

与えられる。 
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図 10  Qeの計算に用いた MIC 構造 
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図 11  g に対する Qeの関係 
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式(5), (6)より磁気結合の結合係数kmは次式で表さ

れる。 
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ここで、kmは Lmの符号により正負の値を持つ。 
また、中心周波数 f0k は式(5)~(7)より以下のように

表される。 
 
 
 
 
 
 
     (8) 
 
 
従って、共振周波数 f0, kmを用いて式(5), (6), (8)の
fe, fm, f0k を表すと以下のようになる。 
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4-1-2. 静電結合 

純粋に電界のみで結合する場合の例として、図

13(a)に示す J インバータを用いた回路を考える。

(b)は、相互キャパシタンス Cm を用いて静電結合

を表した等価回路であり、(a)の回路と等価である。

ここで、(a)の J インバータを Cmのπ形等価回路で

表すと(c)のようになる。更に、中央部の容量 Cm

を 2Cm の直列の形で書き換えると(d)のようにな

る。 
次に、図 13(d)の対称面が電気壁の場合、回路の

共振周波数 feは次式で与えられる。 
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(b) 相互キャパシタンスによる共振回路間の結合
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図 13  静電結合の等価回路表示 
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(b) 相互インダクタンスによる共振回路間の結合
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(c)  K インバータの T 形等価回路表示 
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図 12  磁気結合の等価回路表示 
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また、図 13(d)の対称面が磁気壁の場合、回路の

共振周波数 fmは次式で与えられる。 
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式(12), (13)より静電結合の結合係数 keは次式で表

される。 
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ここで、Cm の符号は常に正となるため ke は常に

正となる。 
また、f0k は式(12)~(14)より次式で与えられる。 
 
 
 

 
 
 
 

 
     (15) 
 
従って、f0, keを用いて式(12), (13), (15)の fe, fm, f0k

を表すと以下のようになる。 
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4-1-3. 電磁結合[28] 

一般に分布定数共振器間の結合は、磁気結合と

静電結合が混在する電磁結合の形をとる。以下に

その等価回路表示について示す。まず、図 14(a)
に示すような J インバータと K インバータを並列

にした回路を考える。(b)は電界結合、磁界結合を

それぞれ相互キャパシタンス Cm, 相互インダク

タンス Lm を用いて表した等価回路であり、(a)回
路と等価である。ここで、(a)の J インバータを Cm

のπ形等価回路で、K インバータを Lmの T 形等価

回路でそれぞれ表すと(c)のようになる。更に、中

央部の容量 Cmを 2Cmの直列の形で、Lmを 2Lmの

並列の形で書き換えると(d)のようになる。 
次に、図 14(d)の対称面が電気壁の場合、回路の

共振周波数 feは次式で与えられる。 
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また、図 14(d)の対称面が磁気壁の場合、回路の

共振周波数 fmは次式で与えられる。 
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図 14 電磁結合の等価回路表示 
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(b)  Cm, Lm による共振回路間の結合 
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式(19), (20)より fe> fmの場合、電磁結合の結合係数

k は次式で表される。 
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ここで、kmke<<1 とすると、 

em kkk −≈     (21) 
同様にして、fm> feの場合、k は以下のように表さ
れる。 

me kkk −≈     (22) 
これより、電磁結合は kｍと keの差の形で表される。
また、f0k は式(19)~(21)より次式で表される。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
     (23) 
 
 
ここで、f0, km,, keを用いて式(19), (20), (23)の fe, 
fm, f0k を表すと以下のようになる。 
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4-2. MIC 形半波長共振器間結合係数 

分布定数共振器間の結合は、先で述べたように

電磁結合となるため、正負の符号を持つ。以下に

その計算例として、半波長共振器間の結合につい

て示す。 
磁気結合の例として、図 15(a)に示す MIC 形半

波長共振器間の結合について考える。この共振器

間の間隔 d に対する結合係数 k の変化を図 15(b)
に示す。この結果、d を大きくするにつれて結合

が減少していくことがわかる。また、この構造は、

比較的結合の強い構造である。 
次に、静電結合の例として図 16(a)に示す構造を

考える。両端開放形半波長共振器は、その開放部

で電界がもっとも強くなるため、共振器の開放端

同士を近づけることで静電結合となる。図 16(b)
に k の計算結果を示す。この結果、式(21)で示し

たよう結合は磁気結合と静電結合の差 km-ke の形

で表されるとすると、d が小さい時は静電結合が

支配的なため k は負の符号を持つ。しかし、d が

大きくなるにつれて静電結合は減少し、ある点で

結合はゼロになる。つまり kmと keが等しくなる。

さらにdを大きくすると磁気結合 kmが支配的にな

り k の符号は正になる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

4-3. MIC 形ヘアピン共振器間結合係数[29] 

 ヘアピン共振器間の結合について、コムライン

形、インターディジタル形、2 つの共振器間の結

合特性について以下に示す。 
コムライン形結合の構造とその結合特性の計算

結果をそれぞれ図 17(a), (b)に示す。この結果、d 
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図 15  半波長共振器間の磁気結合 
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が小さい時は、電界が強い開放端が同じ向きにあ

るため静電結合 keが支配的で kの符号は負である

が、ある程度共振器を離すと静電結合が減少する

ことにより、磁気結合 km が支配的になり k の符

号は正になる。 
 次に、インターディジタル形結合の構造および

k の計算結果をそれぞれ図 18(a), (b)示す。この結

合は、磁気結合が支配的でコムライン形の結合に

比べ、強い結合がとれる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

4-4. デュアルスパイラル共振器間結合係数[30] 

 負の結合係数を持つ構造の例として、文献[30]
で楕円関数特性フィルタを設計する際に用いら

れたデュアルスパイラル共振器間の結合につい

て以下に示す。 
 図 19 にデュアルスパイラル共振器の構造およ

び k の計算結果を示す。結合構造は、2-1 節で挙

げた S 字形と B 字形のスパイラル共振器を組み

合わせて構成される。スパイラルの巻き方を変え

ることで、図 19(a)は磁気結合を、(b)は静電結合

をそれぞれ実現している。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

5. 4 種類の HTS フィルタの設計例 

5-1. 集中定数形フィルタの設計[16] 

マイクロストリップ構造上に L 素子と C 素子

を用いて構成される集中定数形フィルタの例を

以下に述べる。 
集中定数形 BPF の設計に必要な等価回路の導

出には、まず図 20 に示す K インバータを用いて

表した n 段 BPF の等価回路から出発する。次に、

K インバータを容量の T 形等価回路に置き換え、

整理すると図 21 のような形になる。更に、この

容量をπ形等価回路で用いて表すと図 22の形とな

る。中心周波数 f0=264MHz, 帯域幅∆f=20MHz, 帯
域内リップル幅 RW=0.01dB のチェビシェフ特性

5 段 BPF を設計した結果を図 22 に示す。この等

価回路中の L 素子, C 素子を実現するようにマイ

クロストリップ線路の形状を決定する。図 23 に

40×40mm2 の MgO 基板上に製作されたフィルタ

構造及びその周波数特性の測定結果を示す。 
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図 19  デュアルスパイラル共振器間の結合 



この結果、挿入損失が 0.1dB となり良好な特性

を得た。この際、製作したフィルタは、所望のフ

ィルタ特性を実現するように Sonnet em を用いて

パターンのカットアンドトライを繰り返す調整

を必要とした。これより、純粋に容量のみによる

共振器間結合を実現することが困難なため、集中

定数フィルタ回路を適用することが困難になる

と考えた。そこで、以下に共振器間結合係数 k と

C 素子間結合 keについて比較を行う。 

5-1-2. 集中定数 LC 共振器間結合係数[31] 

 共振器間およびC素子間の kの算出に用いた構

造およびその等価回路をそれぞれ図 24, 25 に示

す。ここで、共振器間の結合について Qe は周波

数に影響を与えないように疎結合とした。また、

C素子間の結合は参照面Rfからみた反射係数 S11, 
S22 の計算結果より C1, C2 を求め、次式により与

えられる。 

1

2

C
Cke =     (27) 

図 23(a)に共振器間および C 素子間の結合特性を

示す。また、共振器間結合の種類を判別するため 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

図 23(a)において対称面 T-T’を電気壁として、共

振周波数 feの計算を行った結果を図 23(b)に示す。

この結果、feは f0 より低くなっており、この結合

は静電結合が支配的であることがわかる。また、

共振器間の結合は C 素子間の結合に比べ弱いこ

とがわかる。これは、共振器間の結合においては

静電結合以外に L 素子同士の磁気結合の影響が

あるためであり、この結合は式(22)で示したよう

に ke-kmの形で表される。これより、図 23 に示す

ような集中定数形フィルタの設計においても、磁

界による結合の影響が無視できないため、集中定

数等価回路を用いるより、共振器直結形等価回路

を用いるほうが有効である。 

5-2. J, K インバータによるフィルタの設計[32] 

 J, K インバータを用いたフィルタの設計例と

して、コプレーナ構造を用いた f0=5.0GHz, 
∆f=160MHz, RW=0.01dB のチェビシェフ特性 4 段

BPF を以下に示す。インバータを用いる設計法は、

J，K インバータの値を計算する点が中心周波数 1
点のみで良く、フィルタの帯域幅および段数の変

化に対し、そのまま結果を利用できるため、時間

効率がよい利点がある。図 27 に J, K インバータ

を用いた CPW1/4 波長共振器 4 段 BPF の等価回

路を示す。等価回路中で共振器はそれぞれ電気長

π/2 の一様な伝送線路として表される。また、各

インバータは、両側に電気長φ/2 の分布定数線路

を付け加えることで実現している。 
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図 27  CPW1/4 波長共振器 4 段 BPF の等価回路 
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図 25  C 素子間の結合 
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図 26  集中定数形共振器および C 素子間の結合 



設計仕様より計算した結果は、J01/Y0=J45/Y0=0.189, 
K12/Z0=K34/Z0=0.027, J23/Y0=0.02 である。図 28 に

MgO 基板上に製作されたフィルタ構造と、周波

数特性の測定結果を示す[30]。J インバータは、開

放ギャップを用いることで実現される。また、K
インバータは短絡スタブを用いることで実現さ

れる。ここで、強い結合が必要となる入出力部分

では、インターディジタルギャップを用いている。 

5-3. 共振器直結形フィルタの設計[11] 

共振直結形等価回路を用いたフィルタの設計

例として、MIC 形半波長共振器の一端を内側に巻

き込んで構成されるスパイラル共振器を用いた

フィルタを以下に示す。共振器直結形 4 段 BPF
の等価回路は、k と Qe を用いて図 29 のように表

せる。設計仕様より k, Qe の設計値を算出し、そ

れらを満たすようにフィルタパターンを決定す

る 。 設 計 仕 様 を 、 f0=1.93GHz, ∆f=20MHz, 
RW=0.01dB とすると、各設計値は Qe1=Qe2=336, 
k12=k34=2.30x10-3, k23=1.69x10-3となる。図 30(a)に
設計したチェビシェフ特性4段BPFの構造を示す。

この構造は、共振器を上下にずらすことで共振器

間の結合を弱くし、共振器間の間隔を狭くするこ

とでフィルタの小形化を図っている。図30(b)に、

12×20mm2 の LaAlO3基板上に製作された BPF の

周波数特性の測定結果を示す。この結果、フィル

タ波形が所望の特性に比べ高域側に移動してし

まった。これは、基板の比誘電率が設計段階の見

積もりより低かったため高域側に移動したと考

えられる。 

5-4. 楕円関数形フィルタの設計[31] 

 楕円関数特性フィルタの設計例としてスパイ

ラル共振器を用いた 4 段 BPF を以下に示す。楕円

関数特性フィルタは、阻止域に減衰極を設けるこ

とにより最平坦形やチェビシェフ形フィルタに

比べ急峻なスカート特性が得られる特徴がある。

従って、少ない段数で急峻なスカート特性を得る

ことができるため、多段化による Q の低下を低減

できる。図 31 に楕円関数特性 4 段 BPF の等価回

路を示す。これは、共振器直結形 4 段 BPF の等価

回路において、1 番目と 4 番目の共振器を結合さ

せた形であり、その結合 k14 は負の符号を持つ。

従って、楕円関数特性のフィルタの設計には、負

の結合をどのようにして実現するかが問題とな

る。設計仕様を f0=1.93GHz, ∆f=4MHz, RW=0.01dB, 
阻止域最小減衰量 SBmin=40dB とすると、等価回

路中の設計値は Qe1=Qe2=299, k12=k34=2.39x10-3, 
k23=1.86x10-3, k14=-2.56x10-4 となる。図 32(a)に設

計したフィルタの構造を示す。k14 以外の結合は、

磁気結合させることで正の符号を実現している。 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
k14 は、スパイラル共振器の巻き方を変えることで

電界の強い開放端部分を近づけ静電結合とし、負の

符号を実現している。この構造を電磁界シミュレー

タを用いて計算した結果を図 32(b)に示す。この結

果、所望の楕円関数特性が得られた。 

6. まとめ 

平面回路フィルタについて、マイクロストリップ

構造やコプレーナ構造の平面回路共振器の構造に

ついてまとめ、フィルタ設計に必要となる共振器間
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図 31  楕円関数特性 4 段 BPF の等価回路 
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結合について、静電、磁気、電磁結合についての等

価回路表示および負の結合係数の計算例を示した。

また、市販の電磁界解析ソフトを用いた平面回路フ

ィルタの設計具体例について、様々な等価回路を用

いたフィルタの設計例および実験結果を示した。 
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