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Abstract:  It is presented how to design microwave bandpass filters and embody them. First, filters 
are classified according to geometries, RF characteristics, etc. Next, it is discussed how to design 
resonators and coupling elements. Finally, filters and multiplexers designed for the satellite and 
terrestrial broadcasting equipment will be shown.  

１．はじめに

高速・大容量化する情報通信に対応するため、限

られた電波資源の一層の有効利用が必要となる。特

に同一周波数帯に割り当てられているチャンネル間

の干渉を防ぎ、クリーンな電波を確保するためには

フィルタの性能が鍵となる。携帯電話や移動通信に

はマイクロ波が多用されており、ますますマイクロ

波フィルタの役割は重要となってくる。

さてマイクロ波帯（1GHz 以上）の周波数になる

と、それ以下の周波数帯で使われるような通常のコ

イル（インダクタ）やコンデンサ（キャパシタ）な

どの集中定数型の素子を用いて所望のフィルタ特性

を実現することは難しい。これは、マイクロ波帯の

周波数になると集中定数型の素子であるコイルの巻

線間の浮遊容量やコンデンサのリード線のインダク

タンスが無視できなくなり、これら素子のインダク

タンスやキャパシタンスが単純な形で表現できなく

なってしまうからである。しかし、コイルやコンデ

ンサに相当するインダクタンスやキャパシタンスを

他の回路技術によってマイクロ波帯で実現できるな

らば、集中定数回路で表現される一般的なフィルタ

理論や設計法がそのまま適用できる。すなわちマイ

クロ波フィルタの設計は、同軸線路やマイクロスト

リップ線路、導波管などの回路でフィルタを構成す

るのに必要なインダクタンスやキャパシタンスを実

現できるかどうかにかかっている。

著者は、遡ること 19 年前の MWE’95 の基礎講座

「マイクロ波フィルタの設計とその応用」[1]のなか

でも述べているが、改めてプロトタイプの集中定数

型低域通過フィルタ理論から出発し、周波数変換に

よって帯域通過フィルタを得る方法やインピーダン

ス反転回路について簡単に述べる。つぎにコイルや

コンデンサなどの代わりに共振器と共振器間の結合

によってマイクロ波帯のフィルタが実現できること、

共振器間の結合量測定方法などについて説明する

（重複した内容が多々あるが、この点ご容赦願いた

い）。今回、新たにフィルタ全体の導体損を最小化す

るため、共振器への無負荷 Q 値（Q0）配分の最適化

手法についても追記する。最後に具体的な例として、

地上デジタル放送用に適合するフィルタおよびアン

テナ共用器について紹介する。

２．フィルタ概諭

２.１ フィルタの分類[1] 
フィルタは、一般に①機能、②動作原理および③

共振器の種類によって分類され、さらに①の機能の

観点からは、低域通過、高域通過、帯域通一過と帯

域阻止フィルタの４つに、また②の動作原理の観点

からは周波数領域で設計する方法と時間領域で設計

する方法、さらに③の観点からは使用する共振器の

種類によって分類される。

特に②の観点からは、周波数領域で設計する場合

には、振幅特性と位相特性のいずれを重視するかに

よって分けられる。振幅特性が規定される場合には、

バターワース（Butterworth）フィルタ、チェビシェ

フ（Chebyschev）フィルタや連立チェビシェフ（楕

円関数型とも呼ばれる〉フィルタなどが用いられる。

また、位相特性に線形性（遅延時間が平坦）が要求

される場合には、ベッセル（Besse1）あるいははト

ムソン（Thomson）フィルタや TBT（Trarsitional 
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Butterworth- Thomson）フィルタが用いられる。また

③の観点からは、電磁波を利用するのか磁気波を利

用するのかによっても分けられる。詳細については

文献[2]などを参照されたい。 

２.２ フィルタの伝達関数 

図１ フィルタの伝達関数とは 

マイクロ波帯の信号では電圧の定義が嘆昧となる

が、周波数領域で設計されるフィルタの伝送係数は、

信号源Eに整合負荷を接続した場合の整合負荷にか

かる電圧と当該フィルタを介して整合負荷を接続し

た場合の整合負荷にかかる電圧との比によって定義

される［図１(a)、(b)。同図(b)に示すようにフィル

タを４端子網で表し、Ｆ行列要素A, B, C, Dからフィ

ルタの伝達関数Tf (s)を求めれば、 

Tf (s)＝Vf2(s) / V1(s)＝2 / (A＋B＋C＋D)   (1) 

となる。ただしsは複素周波数で、実数部(損失係数)

をδ、虚数部(実周波数)をωすなわちs ＝δ＋j ωとす

れば、挿入損失L(s)、位相β(s)および群遅延時間τ(s)
は、 

L(s) ＝－20 log10 |Tf (s)| (dB)             (2a)
β(s) ＝arg {Tf (s)} (rad/deg)               (2b)

τ(s)＝dβ(s) / dω  (sec)                   (2c)

で与えられる（ω は基準化角周波数）。従って、フ

ィルタの４端子定数がわかれば伝送特性はすべて決

定できる。プロトタイブの低域通過型バターワース

フィルタや帯域内等リップル特性をもつチェビシェ

フフィルタの挿入損失L(ω)は、 

・バターワースの場合： 

L(ω)＝10 log10 (1＋ω2n                              (3) 

・チェビシェフの場合： 

L(ω)＝10 log10 [1＋(10 Am/10－1) cos2(n acos ω)]
(ω＜1)      (4a) 

L(ω)＝10 1og10 [1＋(10 Am/10－1) cosh2(n acosh ω)]
(ω＞1)   (4b) 

で与えられる（Am は帯域内リップル、n はフィルタ

の段数。帯域内リップルが大きいほど、またフィル

タ段数が多いほど急峻な帯域外遮断特性が得られる

反面、通過域の特性は劣化する）。これらのフィル

タは最小位相推移回路であり、振幅特性が定まれば

位相特性は一意的に決定される[3]。 

一方、振幅と位相を個別に設定できる非最小位相

推移型フィルタ（楕円関数型などの有極型フィルタ）

の挿入損失 L(ω)は 

L(ω)＝10 log10 {1＋(10Am/10－1) cos2 [(n－2m) 
acos ω＋2 Σk acos ω [(apk2－1) 
/ (apk2－ω2)]1/2]}                 (5)

で与えられる（k は極の数、apk は k 番目の極の位置

で、k＝1, 2, 3,･･･, 2mで n - 2m≧1）[4]。なお、式

(5)ではcos、acosとも複素変数を許容し、また任意

に極の数や帯域外保証減衰量を極ごとに設定できる

ので、非常に便利な式である。さらにこの(5)式で m 

＝ 0 とすればチェビシェフ型フィルタ特性と一致

するので、帯域内等リップル特性を有するフィルタ

の挿入損失を記述する一般式とも言える。 

 

３．マイクロ波フィルタの設計理論

ここでは S.B.Cohn が考案した方法で、プロトタ

イプの集中定数型フィルタの設計から出発し、それ

を発展させたマイクロ波帯で最も一般的な直結型の

帯域通過フィルタを実現する方法について説明する。 

３.１ フィルタ設計の基礎知識[5],[6]

図２(a)に、集中定数回路で表現したプロトタイプ

の低域通過フィルタを示す。g1、g3、g5 …は並列の

キャパシタンス、g0、g2、g4 …は直列のインダクタ

ンスであり、その値はフィルタの型式と段数によっ

て決まった値をとる。また、負荷低抗 r の値は n が

奇数のとき 1 である。図２(b)は、低域通過フィルタ

図２ 低域通過フィルタからマイクロ波直結型 

帯域通過フィルタヘの変換を説明する図 
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に次のような周波数変換を行うことにより得られた

帯域通過フィルタである。

ω’ →  (ω / ωo－ωo / ω) / Δ               （6） 

ただし ω’ はプロトタイプの低域通過フィルタの

角周波数、また ω は帯域通過の角周波数で、ω0はそ

の中心角周波数、Δ ＝ (ω2－ω1) / ω0は比帯域である

（ω1、ω2は通遇域端）。この場合の共振器の定数 Lk、

Ck は、gk（k＝1，2，3，…）によって表され、 

・k が奇数の場合： 

Δ                gk
Lk ＝        、    Ck ＝            (7a)

ω0 gk             Δ ω0

・k が偶数の場合：

gk                Δ
Lk ＝ 、 Ck ＝ (7b)

Δ ω0              ω0 gk  

となる。 

ところで、マイクロ波フィルタでは集中定数型の

素子のような並列共振器を実現することが難しいた

め、図３(c)に示すような単位のインピーダンス反転

回路Ｊ（Ｊインバータ）は、

0 ± j 
Ｊ ＝                                  (8)

± j  0

を通してすべての並列共振器を直列共振器に変換す

る方法が採られる。さらに、図２(d)に示すように変

成比が (Lr / Lk)1/2 の変成器を用いて同一の直列共振

器を用いて Lr、Cr からなる回路構成に変換すること

ができる。従って、k(偶数)番目とk＋1番目の共振器

に挟まれたインピーダンス反転回路の変成比すなわ

ち結合係数 Kk,k+1 は、変成比 (Lr / Lk)1/2
 の変成器と変

成比 (Lr / Lk+1)1/2
 の変成器とを従続接続したものと

考えることができるから、 

Kk,k＋1 ＝ (Lr / Lk)1/2 (Lr / Lk+1)1/2

＝ Lr / (Lk / Lk+1)1/2                 （9） 

となる。これに(6a)式あるいは(6b)式を代入すれば、 

Δ Lr 
Kk,k＋1 ＝ ω0                           （10） 

(gk gk＋1)1/2

が得られる。Lr Cr ＝1 / ω0
2 の関係があることから、

k が奇数でも(9)式は成り立つ。入力あるいは出力の

負荷低抗が接続される入出力端の変成比については、

(10)式の右辺の(Lr / gk)1/2 をそれぞれ1 Ωとr1/2（n が

奇数の場合は1）に置き換えればよい。すなわち g0

＝ Lr、gn+1 ＝ Lr  / r となる。しかし、偶数段のフィ

ルタについては負荷低抗 r が1 Ωでなく紛らわしい

ため、入出力が対称な構成（g0 ＝ gn+1，g1 ＝ gn，

g2 ＝ gn-1，…）となるように対称の位置に変成比 Jm

（m ＝n / 2 ; m が奇数の場合 r -1/2、偶数の場合 r1/2）

の変成器を入れる方法を用いると都合がよい。この

ようにするとフィルタの段数が奇数、偶数に無関係

となり、図２(c)に示すような等価回路が得られる。 

次に、Lr、Crの値を決めるため図３(a)に示すよう

な半波長 λg / 2 の分布定数線路を考える。これを等

価回路で表せば図4(b)になる（1：-1の変成器は省略）。

並列素子のサセプタンスB は θ ＝ π の近傍ではほ 

 
図３ 半波長伝送線路の等価回路 

ぼほぼ 0 になること、また実際のフィルタではイン

ピーダンス反転回路である小さなリアクタンス素子

（サセプタンスは大）がこれと並列で接続されるの

で、この並列素子を省略して直列素子のみとして扱

うことができる。従って、半波長の分布定数線路は

図３(c)に示すような直列素子のみで表現できるこ

とになる。この直列素子のリアクタンス X は、θ ＝

π（共振点：ω ＝ ω0）の近傍では、 

X ＝ －sinθ ≒ θ－π ＝ π (λg0 / λg－1)     （11）

で与えられる。一方、Lr、Crからなる共振器のリア

クタンス Xsは

Xs ＝ ωLr－1 / (ωCr)                    (12)

であるから、ω ＝ ω0の近傍で X の傾きと Xsの傾き

が等しい、すなわち (X|ω=ω2－X|ω=ω1) / (ω2－ω1)＝
[dXs / dω]ω=ω0と考えれば、

π      1 / λg2－1 / λg1
Lr ≒   λg0                           (13a)

2     ω2 － ω1 

π λg0
＝         (1 / λg2－1 / λg1) 

2 ω0 Δ

Cr ＝ 1 / (ω0
2 Lr)                        (13b)

となる。(13a)、(13b)式中の Lrを(10)式に代入すれ

ば、 

Ω
Ｋk,k+1 ＝                             (14a)

(gk gk+1)1/2

Lr Cr Lr Crθ≒π

(a) (b) (c)

 



 

Ω ＝π λg0 / 2/ (1 / λg2－1 / λg1)            (14b)

となり、所要のインピーダンス反転回路の変成比が

決定される。

３.２ インピーダンス反転回路

図４に示すように並列リアクタンス x の両側に電

気長 φ の伝送線路をもつ回路の４端子定数Ｆinv を

求めると、 

 
図４ インピーダンス反転回路 

 
cos(2φ)＋sin(2φ) / (2x)

Ｆinv ＝ 
j･{sin(2φ)－cos2(φ) / x } 

j･{sin(2φ)＋cos2(φ) / x }
                                       (15) 

cos(2φ)＋sin(2φ) / (2x)

となる。ここでＦinvの対角要素（A と D）が 0 とな

る条件を求め、そのときのφをφ0とすると、

tan( 2φ0) 
x ＝－                                (16) 

2 

となる（x が正の値であればφ0は負の値をとること

になるが、府の電気長は実現できないため、実際に

はこの伝送線路の両端に接続される共振器の長さを

φ0に相当する分だけ短くする）。そして(16)式を

(15)式に代入すると、

0  K
Ｆinv ＝－j                              (17) 

1 / K  0 

となり、変成比が K であるインピーダンス反転回路

となる。すなわち、この回路に並列サセプタンス B
を接続すれば直列リアクタンス X ＝ K2 B に変換さ

れ、逆に直列リアクタンス X を接続すれば並列サセ

プタンス B ＝ X / K2に変換される。フィルタを広帯

域化するためにはこのインピーダンス変換回路の周

波数依存性をいかに小さくできるかが鍵となる。 

３.３ 共振器の設計[6],[7] 

マイクロ波帯で多用される伝送線路には、同軸線

路、マイクロストリップ線路、導波管、誘電体線路

などがある。これらを利用して共振器を実現するた

めには、 

① 線路の長さを s λg / 2 (s は整数)として線路の

両端を短絡、あるいは開放とする 
② 線路の長さを(2s+1) λg / 4 として線路の一方を

短絡、他方を開放とする 

ことが基本である。しかしながらどの共振器を選択

するかは、使用周波数帯やシステム要求によって異

なってくる。例えば、小型で導体損がある程度許容

される場合にはマイクロストリップ線路型共振器、

一方で比較的大電力を扱い導体損を極力抑えたい場

合には導波管型共振器（空胴）が用いられる。また

極めて少ない導体損が要求される場合には超伝導を

利用した共振器が有効である。しかし、要求される

システム条件によって最適な共振器を選ぶことが重

要となる。 

３.４ フィルタの伝達関数と共振器間の結合係数

フィルタは、ほとんどの場合挿入損失の周波数特

性 L(ω) が要求条件として与えられるので、この所要

の L(ω) からフィルタの伝達関数や共振器間の結合

係数を決定しなければならない。そこで、以下のよ

うな方法によって伝達関数や結合係数を求める。

まず着目するのは２.２で示した(5)式の右辺中の 

cos [(n－2m) acos ω＋2 Σk acos ω･

 [(apk
2－1) / (apk

2－ω2)]1/2] ≡ f(ω)   (18)

の部分で[(10Am/10－1)1/2 f(ω)＝g(ω)は特性関数と呼ば

れる]、(18)式の cos を exp の実数部と考えれば、 

f(ω) ＝Re {exp[ j･[(n－2m) acos ω＋2 Σk acos ω
[(apk

2－1) / (apk
2－ω2)]1/2]} 

＝Re {[(ω＋j･(1－ω2)1/2]n-2m Πk [[ω (apk
2－1)1/2

+ j･apk (1－ω2)1/2]2 / (apk
2－ω2)]} (19)

書き換えられるので、特性関数 g(ω)は次式のような

多項式の形で表すことができる。 

g(ω) ＝ ε Πi (ω2－ωi
2) / Πk (ω2－apk

2)       (20) 

ただし、ωiは 0＜ω＜1 の間に存在する零点で、ε は
(10Am/10－1)1/2に比例した定数であり、L(ω) は 

L(ω) ＝10 log10 [1＋g(ω)2]                 (21) 

と書き表すことができる。角周波数 ω は複素周波数

s の虚数部であることから、g(ω) の変数 ω を複素周

波数領域に拡張すれば（δ＝0 とする）、

g(s) ＝ ε Πi (s2＋ωi
2) / Πk (s2＋apk

2)         (22) 
L(s) ＝10 log10 [1＋|g(s)|2] 

＝10 log10 [1＋g(s) g(-s)]             (23a)

となる。また、

x =ωL

φ φ

       

 



 

L(s) ＝－20 log10 [|Tf (s)|] 
＝－10 log10 [Tf (s) Tf (-s)]            (23b)

であるから、 

Tf (s) Tf (-s)＝1 / [1＋g(s) g(-s)] 

1 
＝                                    (24) 

1＋[ε Πi (s2＋ωi2) / Πk (s2＋apk2)]2   

となり、フィルタの伝達関数 Tf (s)は最終的に、

1 (s2 + ap12) (s2 + ap22) ･･･ (s2 + apm2) 
Tf (s)＝                                    (25)

ε   sn + an-1 sn-1 + an-2 sn-2 + ･･･+ a0

という多項式の形に記述できる（n はフィルタの段

数、係数 a0, a1,･･･an-2, an-1は正の実数）。すなわち 

(1)式で表される伝達関数と上記(25)式のそれとが

一致しなければならないことから、一意的に係数は

求まる。 

ここでフィルタの等価回路について考える。一般

的に有極型のフィルタを含む等価回路としては、図

５(a)、(b)に示すような等価回路が用いられている。

一方著者が多用する等価回路を同図(c)示す。1:N1

と N2::1 は入出力変成器の変成比を表し、Mk,k+1、

Mk,k+m（m≧ 2 以上の整数）は変成器間の相互イン

ダクタンスで共振器間の結合係数に対応する［Mk,k+1 

 
(c) Transmission line type 

図５ フィルタの等価回路 

図６ 異なった表記間の結合係数の対応 

 
図７ フィルタを各素子のＦ行列を縦続接続、 

は、図３(e)の Kk,k+1に対応］。また、Mk,k+i は極を作

るために必要な飛び越し結合である。図５(a)の構成

では最大の極数を実現できるが、同図(b)の構成では

実現できない。なお図中では省略しているが、周波

数を基準化しているのですべての変成器の自己イン

ダクタンス L は 1/2 [H]、コンデンサ C は 1 [F]であ

る。参考として図６に表記の異なる結合係数間の対

応を示す。

また図７は、図５(c)に示すフィルタの等価回路を、

個々の素子ごとに分解してそれぞれの F 行列を縦続

接続、並列接続によって構成した回路図である。次

に、このフィルタの等価回路を使って(1)式のＦi行

列要素A, B, C, D を求めて(1)式から Tf (s)を決定し、

そして(1)式と(25)式で与えられる２つの Tf (s)の係

数を比較することによって N, N2, Mij を求めること

ができる。

このように変圧比や結合係数が決まればこれの値

に一致するように、例えば図６(a)に示すリアクタン

ス Xij を実際のフィルタ回路で実現すればよい、ある

いは同図(d)に示すように並列リアクタンス X を伝

送線路の半分の位置から接続する直列 XC に変換す

ることも可能である。 

３.６ 一端終端型フィルタ[8],[9]

通常用いられるフィルタのほとんどは、二端（両

端）終端型フィルタと呼ばれる設計法によって実現

され、図８(a)に示すように入力側と出力側に整合負

荷が接続されることを想定したフィルタである。一

方、一端終端型フィルタとは、図８(b)に示すように

入力側には内部抵抗のない電源を直接接続して出力 

 



 

 
図９ 二端終端型フィルタと一端終端型フィルタ 

側のみに整合負荷を接続するフィルタの設計法であ

り、伝達関数 Tfは電源電圧 Vinと負荷に現れる Vout

の比 Vin /Voutとして定義される。 
一端終端型フィルタの特徴は、図９に示すように

その入力側（電源側）から見たインピーダンス特性

にある。通過帯域内で抵抗分がほぼ 1、帯域外でほ

ぼ 0、一方リアクタンス分は帯域内で右下がり、帯

域外で右上がりに変化しかつ帯域内と帯域外との遷

移領域でピークをもつことである（抵抗分が 0.5 の

周波数とリアクタンスがピークとなる周波数は一

致）。そこで、中心周波数が一定の間隔で隣接する３

つのフィルタを直列接続すると接続時の入力インピ

ーダンスは図 11 に示すように、３つのフィルタ通過

帯域内で抵抗分はほぼ 1、リアクタンス分は中央の

フィルタ帯域内でほぼ 0 となる。すなわち内部イン

ピーダンスが 1 の信号源に接続すれば、中央のフィ

ルタの通過帯域内では整合がとれることになる。同

様に５，７，９・・・個のフィルタを接続すれば、

最も低い中心周波数フィルタと最も高いフィルタに

挟まれたフィルタの通過帯域内ではリアクタンス分

が 0、抵抗分が 1 となり、この帯域内で信号源と整

合がとれる。その結果、一端終端型フィルタを用い 

図９ 入力インピーダンス特性 

 

図 10 隣接する３つのフィルタ接続時の 
入力インピーダンス特性 

ると隣接するチャンネルフィルタを複数接続しても

お互いに干渉ないマルチプレクサを実現することが

できる。 

４．具体的なフィルタとマルチプレクサの実現例 

ここでは具体的なフィルタ実現例として、地上デ

ジタル放送用に試作したフィルタおよびアンテナ共

用器としてのマルチプレクサについて紹介する。 

４.１ フィルタの設計と試作[10] 
2003 年 12 月から東京、名古屋、大阪の３大都市

圏から始まった地上デジタル放送は2012年3月末で

全国展開が完了し、足かけ 60年続いたアナログ放送

はその役割をすべて終了した。デジタル放送は、既

存のアナログ放送が混在する中での整備であり、限

られた電波を有効利用するという観点からアナログ

放送には存在しなかった同一サービスエリア内に隣

接チャンネルの配置が不可欠となった。そのため隣

接チャンネル信号を十分に減衰させ、互いに隣接す

るチャンネル信号間の干渉を押さえることのできる

高性能な RF フィルタの実現が要求されることとな

った。具体的に日本の地上デジタル放送使用される

UHF 帯の電波はチャンネル間隔が 6 MHz で信号の

伝送帯域は 5.58 MHz と広く、いわゆるガードバン

ドは 0.42 MHz しかない。 
表１に、通称オレンジブックと呼ばれる地上デジ

タル放送用送信設備共通仕様書[10]に記載された隣

接チャンネル信号除去用 RF フィルタに関する仕様

を抜き出して示した。 

表１ RF フィルタに関する仕様 

ここではタイプⅡの仕様を考慮したフィルタに対し

て、帯域内リップルが 0.03 dB、帯域外保証減衰量

17 dB および 31 dB とする伝達関数 t(s)を求めると

(26)式で与えられる。 

 
 

(26) 

 

 

フィルタ～

1Ω

1ΩE Vf1 Vf2

(a) 二端終端型

(b) 一端終端型

Tｆ= 2･Vf1 / Vf2

Tｆ= E / Vf

伝達関数Tｆ：

フィルタ 1ΩVf～ E

f0 f0+δ f0+2δ
周波数周波数
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ス
分

1

0
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化
抵
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分

2

0

1

-2
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接続時 接続時

標準タイプ タイプⅠ タイプⅡ タイプⅢ*
中心周波数（ f0） 1.0 1.0 1.0 1.0
< f0±2.79MHz** 1.5 1.5 1.5 1.5
> f0±3.2MHz － 10 15 30
> f0±4.36MHz 15 20 30 50
> f0±6～9MHz 15 25 30 50

（単位：dB）：入力フィルタのみに適用

：振幅偏差は1.0dB以下
*

**

(s2+ap1
2)(s2+ap2

2)
t(s)＝

ε0 (s6+a5s5+a4s4+a3s3+a2s2+a1s+a0)

ε0 =3.633346    ap1=1.111          ap2=1.635
a5 =2.069365     a4 =3.895957     a3 =4.378523
a2 =3.888510     a1 =2.237593     a0 =0.911290

 



 

上記６段楕円関数型フィルタを、中心周波数 f0が
500 MHz 帯で Q0が 6,000 以上の共振器で製作すれ

ば、オレンジブックに規定された仕様値 VSWR 1.3
以下、挿入損失 1.5 dB @ f0 ± 2.79 MHz 以下，15 dB 
@ f0 ± 3.2 MHz 以上，30 dB @ f0 ± 4.36 MHz 以上を

満足できることをシミュレーションによって確認し

ておくことが重要である。

一般に Q0の高い共振素子としては，空胴共振器，

誘電体共振器や超伝導素子などが考えられる。地上

デジタル中継局に使用するためには小型・軽量で安

価であることが重要であり、仕様を満足する範囲で

可能な限りは従来から使用されている 1/4 波長同軸

共振器を利用することが望ましい。1/4 波長同軸共

振器（TEM モード）の場合、外導体の寸法および外

導体と内導体の寸法の比によって決まるが、UHF 帯

において得られる Q0の理論値は不要な高次モード

の抑制を考慮すると１万数千[10]である。また実用

化を前提とするとフィルタ効率（実効的な Q0と Q0

の理論値との比）は 50～60％と考えるのが現実的で

あり、それでも実効的な Q0としては最低限必要な

6,000 程度は確保できる。しかし地上デジタル放送

機の設置される使用環境は厳しく、温度範囲は－10
～45℃を想定しておくことが望ましい。そこで同じ

共振器のタイプを用いてフィルタ効率を向上させて

実効的な Q0を向上させる手法を適用する。

多段構成されたフィルタでは各共振器内で電磁界

の集中度が異なっていることは知られている[12]。

そこで各共振器内で導体損によって消費される電磁

界エネルギーが異なることに着目し、Q0の配分を共

振器ごとに変えることでフィルタ全体の損失を減ら

せる可能性の有無について考えてみる。すなわち、

電磁界エネルギー集中した共振器には高い Q0を、比

較的集中が少ない共振器には比較的低い Q0を与え

れば帯域内伝送特性を改善できるのではないかとい

う考え方である。ただし前提条件として、フィルタ

全体の大きさ（体積）は一定とする。

図 12は、各共振素子の本質と実際の回路との対応

が取りやすい分布定数線路表示をした６段楕円関数

型フィルタの等価回路である。また、(26)式から伝

送路長や結合係数などの回路定数を求めると(27)式

のようになる。 

θ1 = θ6 =3.013, θ2 = θ5 =3.119, θ3 = θ4=3.124
X01= X67=0.11859, X12=X56=0.01083
X23= X45=0.00578,   B16=0.00173          (27) 
B25=-0.00621,   B34=0.01765 

ここでこの等価回路から各共振器に蓄えられる電

磁界エネルギーの量を評価するための一手法として、

各共振器の中心部に配置したサセプタンス素子Biの

両端にかかる電圧 vi（電界強度に比例）を計算する。

中心周波数を 500 MHz、等リップル帯域幅を 5.7
MHz とし、Q0を無限大とした場合の計算結果を図

12 に示す。中心周波数の近辺では v3と v4がほぼ等

しい値で最も小さく、次いで v1と v6、そして v5と

v2の順に大きくなっている。また帯域の端（f0 ± 2.79 
MHz）近辺では v6、v1、v5，v2、v4、v3の順に大き

くなっている。このように電界強度は明らかに周波

数に依存し，各共振器で電磁界エネルギーの集中し、

各共振器で電磁界エネルギーの集中度が異なること

を確認できる。通常は各共振器の Q0が均一として、

導体損 Lc(f)は（fは周波数） 

Lc(f)＝α0 (v12＋v22＋v32＋v42＋v52＋v62)         (28) 

によって計算できるが、Q0が不均一の場合には、 

Lc(f)＝α1v12＋α2v22＋α3v32＋α4v42＋α5v52＋α6v62  (29) 

で計算しなければならない。ただし。α0、αi は共振

器の損失係数で、αi＝π / (2 Qi)であり[10]、そのと

きのフィルタの挿入損失 L(f)＝10 log10{1－|Lc(f)|2} 
[dB]で表される。従って、例えば各共振器の Q0の合

計を一定（概念的にはフィルタの外形寸法を一定）

のもとで α1～α6の配分を適切に変えてやれば、(29)

式から計算される導体損を最小とし、フィルタの挿

入損失や帯域内での振幅変動の最小化（平坦化）も 

 
図 11 分布定数線路からなる共振器で表示した 

６段楕円関数型フィルタの等価回路 

図 12 フィルタ内部の電界強度（計算値） 
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可能となる。 
表２にその一例を示す。ここでは第１と第６共振

器の Q0を Q1、第２と第５共振器の Q0を Q2、第３

と第４共振器の Q0を Q3 として計算している。L0

は中心周波数、Leは帯域端における挿入損失である。

この表から Q1 は L0に，Q3 は Leに深く関与してい

るのがわかる。すなわち Q1 を小さく Q3 を大きく

すれば帯域内振幅偏差（Le－L0）を少なくできるこ

とになる。表１に示すようにL0、Leがそれぞれ1.0 dB，
1.5 dB 以下で、Le－L0は 1.0 dB 以下と規定されてい

る。Q0が 5,000 均一の No. 9 の場合には Leも Le－

L0もともに仕様を満たさないが、表２の中の No. 17
や No. 18 のように適切に Q0を配分してやれば帯域

内振幅特性の仕様値をすべて満足することが可能と

なる。このこと、Q0が 6,000 均一の場合とほぼ同等

の特性が得られることを意味し、結果として Q0が単

純に共振器の外形寸法に比例すると仮定すれば、フ

ィルタ全体で 20％程度の小型化が可能になる。

中心周波数 f0を 500 MHz、等リップル帯域幅を

5.7 MHz とし、不均一な Q0をもつ 1/4 波長同軸線路

型共振器によって構成する。具体的な共振器寸法は、

外導体を矩形とし内導体は片端短絡円柱パイプ型の

構造で，第１と第６共振器、第２と第５共振器およ

び第３と第４共振器の外導体の長さは、それぞれ 50
㎜，100 ㎜、150 ㎜、幅は 100 ㎜、高さはすべて等

しい 150 ㎜に設定した。また内導体の外径寸法は、 

表２ 各共振器のＱ0と帯域内挿入損失の関係 

各共振器でほぼ最大の Q0が得られるようにそれぞ

れ 10 ㎜、20 ㎜、30 ㎜とした。試作した６段楕円関

数型フィルタの写真を、図 13(a)、(b)に示す。全体

の寸法は 300 ㎜×200 ㎜×150 ㎜である。 

次に伝送特性、反射特性を図 14(a)、(b)に示す。

中心周波数での挿入損失 L0は 0.43 dB、帯域端 f0
±2.79 MHz での減衰量 Leは 1.33 dB であり、その結

果帯域内振幅偏差は 0.90 dB とほぼ設計通りの値で

ある。 

(a) 内部      (b) 外観

図 13 ６段楕円関数型フィルタの写真

 
(a) 伝送特性 

 
(b) 反射特性 

図 14 ６段楕円関数型フィルタの伝送・反射特性 

No Q1 Q2 Q3 L0 Le Le-L0

1 7,000 6,000 2,000 0.40 2.54 2.14

2 7,000 5,000 3,000 0.40 2.07 1.67

3 7,000 3,000 5,000 0.49 1.86 1.37

4 6,000 5,000 4,000 0.39 1.75 1.36

5 6,000 4,000 5,000 0.43 1.67 1.24

6 6,000 3,000 6,000 0.50 1.72 1.22

7 5,000 7,000 3,000 0.38 1.96 1.58

8 5,000 6,000 4,000 0.38 1.70 1.32

9 5,000 5,000 5,000 0.40 1.57 1.17

10 5,000 4,000 6,000 0.44 1.55 1.11

11 5,000 3,000 7,000 0.52 1.64 1.12

12 4,000 7,000 4,000 0.39 1.67 1.28

13 4,000 6,000 5,000 0.41 1.53 1.12

14 4,000 5,000 6,000 0.43 1.46 1.03

15 4,000 4,000 7,000 0.47 1.47 1.00

16 3,000 7,000 5,000 0.44 1.53 1.09

17 3,000 6,000 6,000 0.45 1.44 0.99

18 3,000 5,000 7,000 0.48 1.41 0.93

19 2,000 7,000 6,000 0.54 1.51 0.97

20 2,000 6,000 7,000 0.56 1.46 0.90
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これは表２で示した共振器のQ0がすべて5,000のフ

ィルタ（L0＝0.40 dB，Le＝1.57 dB）に比べて、中

心周波数で 0.03 dB の増加があるものの帯域内振幅

偏差は 0.27 dB 改善が得られている。また帯域外減

衰特性、反射特性についても表１の仕様を満たして

いる。 

４.２ マルチプレクサの設計と試作[13]

地上デジタル放送用に実用化されているアンテ

ナ共用器（Duplexer または Multiplexer の応用例）の

多くは、CIB（Constant Impedance Bandpass filter）
型と呼ばれるもので、２つの 180 度ハイブリッドと

２つのチャンネルフィルタを使って構成される。一

方、チャンネルの数とフィルタ数とが同数で済む方

式として出力合成型[9]がある。しかしながら、この

方式では隣接フィルタ相互の干渉を抑えるための特

殊なフィルタ設計が必要となる。この特殊なフィル

タ設計法として３.６で述べた一端終端型フィルタ

を適用しアンテナ共用器を設計・試作する。

アンテナ共用器に対する要求条件は、表１に記載

したチャンネルフィルタとほぼ同じであるが、帯域

内の振幅偏差のみ 2.5 dB まで許容される。そのため

共用器とした場合の若干の特性劣化を考慮して、

(26)式と同じ伝達関数 t(s)を適用する。フィルタ単

体の目標性能としては、中心周波数 f0での挿入損失

を0.6 dB、振幅偏差を2.0 dB以下とする。この場合、

理論的な Q 0 は 5,000 程度の共振器で実現が可能で

ある。(26)式から端終端型フィルタとして設計する

ために必要な回路定数を求めると、(30)式のように

なる。 

θ1 =3.01746,   θ2 =3.11383, θ3 =3.11809
θ4 =3.11464,   θ5=3.09735,   θ6 =2.92526
X01=0.11126, X12=0.01047, X23=0.00566   (30)
X45=0.00910,  X56=0.02353, X67=0.19813
B16=0.00419,  B25=-0.00116, B34=0.01785

上述したように Q0は 5,000 程度で良いため、ここ

では一端を短絡、他端を開放とした 1/4 波長同軸（半

同軸）共振器によってフィルタを設計する。また簡

単のため、各共振器の幅と長さはすべて 100 ㎜とし、

高さは 150 ㎜とし、共振器の内導体である円筒パイ

プの直径は φ30 ㎜とした。出力合成型共用器の構

成を図 15に示す。接続用ケーブルの線路長 l1～l5の

  
図 15 出力合成型共用器の構成 

長さは 1/2 波長程度の値で、また d0～d5の長さは各

フィルタのインピーダンスが主線路との接続点にお

いて所望のインピーダンスとなるように決められる。

３.６で述べたように、整合回路は原理的に必要であ

るが、実際の回路では線路長の調整やフィルタ特性

の再調整によって不要となる場合もある[10]。 
中心周波数を 500 MHz、等リップル帯域幅 5.7 

MHz で試作した一端終端型フィルタ（二端を終端し

て測定）の伝送特性を図 16 に示す。得られた減衰特

性は、帯域内、帯域とも計算結果（Q0を 5,000 と仮

定）と良く一致している。また入力インピーダンス

（あるいはアドミタンス）特性を図 17に示す。抵抗

成分は帯域内でほぼ 1、帯域外でほぼ 0、またリア

クタンス成分は帯域内で負のスロープをもち帯域外

では正のスロープをもつという理論値どおりの特性

が得られている。この試作フィルタと同様な特性を

もつチャンネルフィルタを 6 MHz 間隔で配置して

すれば、リアクタンス成分をキャンセルされて伝送

帯域内全体で抵抗成分が 1 となり、所望の共用器が

実現できることになる。 

 

図 16 一端終端型フィルタの伝送特性 

 
   (a) 抵抗分        (b) リアクタンス分 

図 17 一端終端型フィルタのインピーダンス特性 

 
図 18 ４チャンネル共用器の外観 
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試作した 17～20 ch に対応する周波数帯で試作し

た４チャンネル共用器の外観を図 18 に示す。ここで

使用した同軸ケーブルは 5D-2W タイプのもので、

図中にケーブル長の実寸法を付記している。また同

軸ケーブル間の接続には市販の同軸 T 分岐コネクタ

を使用している。実寸法の決定においては，事前に

行ったシミュレーション結果で得られた初期値をも

とに、その前後数㎜単位でケーブル長を交換し、帯

域全体で反射が－20 dB 以下となるように調整を繰

り返し行った。なお、本来高域側と低域側に２つの

整合回路を必要とするが、試作した共用器ではフィ

ルタの第一共振器内の調整ネジやケーブル長等を若

干調整することによって高域側の整合回路を不要に

することができた。整合回路を不要にできた理由は

不明であるが、積極的に整合回路を無くすことがで

きれば共用器の小型化には有効である[14]。 
試作した共用器の伝送・反射特性を図 19 に示す。

各チャンネルフィルタにおいて帯域内の挿入損失は

f0で 1.0 dB 以下、f0 ±2.79 MHz の範囲内の振幅偏差

は 2.5 dB 以下、帯域外減衰量も 15 dB＠f0 ± 3.2 MHz、
30 dB＠f0 ± 4.36 MHz を確保し、仕様値を満足して

いる（17 ch より低い周波数帯および 20 ch より高

い周波数帯は規定の範囲外）。また、反射はすべての

チャンネル内において－20 dB 以下を示し、VSWR
1.3 を確保している。

 
(a) 伝送特性 

 
(b) 反射特性 

図 19 ４チャンネル共用器の伝送・反射特性  

５．あとがき

本講では、マイクロ波フィルタを設計するうえで

必要な基礎知識、関連技術およびフィルタの設計例

について解説してきた。まずフィルタの分類につい

て述べ、つぎにマイクロ波帯の帯域通過フィルタを

実現するうえで重要な共振器と段間結合回路の設計

の基礎について述べた。そして、地上デジタル放送

用に設計したフィルタおよびアンテナ共用器の試作

例について紹介した。 
また本講が、これからフィルタやマルチプレクサ

の設計・開発に新たに携わる研究開発者、エンジニ

アの方々の一助になれば幸いである。 
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