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第1章 はじめに

1.1 社会的背景

インターネット技術や各種センサー・テクノロジーの進化等を背景に、これまでインターネット端末

として用いられてきたパーソナル・コンピュータやスマートフォンだけでなく、家電や工場内の設備な

ど、世界中のあらゆるモノがインターネットにつながる Internet of Things (IoT)時代が到来しつつある。

IHS Technologyの推定によれば、世界の IoTデバイス数は 2014年に 171億個であったが、2019年には

349億個 (予測値)へと、5年間でおよそ 2倍に増加し、今後もその増加が見込まれている1。また、分野

別の IoTデバイス数の成長率（増加率）は、産業用途 (工場、インフラ、物流)の増加が最も目覚ましく、

年平均 34%のペースで増加が見込まれている [1, pp.47-61]。製造業において IoTデバイスを積極的に活

用するコンセプトとしては、ドイツが進めるインダストリー 4.0が有名である。インダストリー 4.0とは

IT技術を活用した第 3次産業革命2に続く歴史的な変革として位置づけられており、その主眼はスマー

ト工場を中心としたエコシステムである [2, pp.141-159]。スマート工場とは、単なる産業用ロボットの

導入や機械化だけでなく、センサネットワークを活用して徹底的に製造の自動化を図ることであり、顧

客の要望に応じて 1個単位での注文に応じることができるカスタマイズ性、注文を受けると瞬時に生産

が開始されるリアルタイム性に加え、大量生産と同程度の低コスト化が期待されている [3]。

IoTの活用は、我が国においても労働人口の減少への有効な対策として期待されている。人口問題研

究所によれば、我が国の 15歳から 64歳の人口は 2019年の 7462万人から 2050年には 5275万人と 2000

万人の減少が見込まれており [4]、労働人口の減少による人手不足の深刻化が懸念されている。この急

速な人口減少への対策として有力視されているのは IoTデバイスを活用した業務効率化や省人化である

[5]。既に、製造業（ものづくり）における IoTの活用は広がりを見せており [6]、農業分野においても

AIと IoTを活用したスマート農業の実証実験が全国で行われている [7]。また、第 5期科学技術基本計

画では、我が国の目指す姿としてサイバー空間とフィジカル空間を高度に融合させた Society 5.03が掲げ

られた [8]。Society 5.0のコンセプトはインダストリー 4.0の工業分野における変革に加え、経済・社会

1IHS Technologyの定義では、IoTデバイスとは、固有の IPアドレスを持ち、インターネットに接続が可能な機器及びセン
サーネットワークの末端として使われる端末等を指す。

2第 1次産業革命は水力・蒸気機関を活用した機械製造設備の導入、第 2次産業革命は石油と電力を活用した大量生産の開
始を指す。

3Society 1.0は狩猟社会、Society 2.0は農耕社会、Society 3.0は工業社会、Society 4.0は情報社会を指す。
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問題解決という社会面での変革が含まれており、その具体的取組には、AI・ビッグデータの活用と並ん

で IoT技術の社会実装が含まれている [9]。

以上に述べたインダストリー 4.0や、同コンセプトを含んだ我が国の Society 5.0の実現には、必要な

データを収集するためのセンサだけではなく、収集したデータを送受信する機能を搭載した IoTデバイ

スが不可欠である。さらに、製造業に着目すれば、工場内の設備にはラインの組み換え等によって設置

が固定されていないものがあるほか、Automatic Guided Vehicle (AGV)や作業者が移動する。このため、

業務効率化や省人化、その先にあるスマート工場の実現に向けて、IoTデバイスの無線通信機能を活用

したネットワーク構築へのニーズが高まっている [10, 11, 12]。

これらの IoTデバイスの中でもBluetoothや Zigbeeの無線通信規格に適合した近距離無線通信機器は、

通信可能な距離が数 mから数十 m程度と比較的短いが、運用にあたり免許が不要で安価、かつ省電力

という利点を持ち [13]、その特長を生かしてスマート工場に必要となるセンサネットワーク構築のほか

Machine to Machine (M2M)通信 [14]、スマート農業等への活用が期待されている [15]。これらの通信規

格では送信電力が小さいため、送信機と比較して受信機の消費電力が相対的に大きくなり、その削減が

求められている。また、受信機の構成としては、実現が比較的容易で小型化に適した Low Intermediate

Frequency (低 IF)方式が広く用いられている [16]。4

1.2 無線受信機の構成

前述の近距離無線通信機器に含まれる受信機においては、受信した数GHz帯の信号をミキサ回路を用

いてディジタル信号処理が可能な数MHz程度の周波数に変換している5。この際、単一のミキサ回路を

用いた素朴な方法で周波数変換を行うと、不必要な信号（イメージ信号）が所望の信号と同じ周波数帯

に変換され、所望の信号が受信困難となるイメージ妨害が生じることが知られている。イメージ妨害を

回避し、所望の信号を得ることが可能な受信機として次の３つの構成が知られている。

1. 　スーパーヘテロダイン方式

　この方式は、所望の信号を中間周波数に変換し、中間周波数において受信した信号を増幅すると

ともに、周波数変換の前後でバンドパスフィルタを用いて逐次イメージ信号を減衰させる構成であ

る。この構成は、イメージ信号の排除能力が高いが、その実現のために狭帯域バンドパスフィルタ

が必要となる。この狭帯域バンドパスフィルタは非常に急峻な特性が求められるため、演算増幅器

4無線通信機器には受信機だけでなく、送信機にも技術的課題が存在する [17]。しかしながら、送信機は自身の送信すべき
信号のみを扱えば良いのに対し、受信機は所望の信号の数十倍のエネルギーの妨害波が存在する環境下で所望の信号のみを選
択・受信する必要があるため、技術的により困難である [18]。

5例えば、Bluetoothでは 2.4 GHz帯の信号を受信し、ダイレクトコンバージョン方式では直流、低 IF方式では 1～3MHz程
度の周波数に受信信号を変換して処理している。
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等の能動素子と抵抗器やキャパシタで実現することが困難である。この問題は、Surface Acoustic

Wave (SAW)フィルタ等のメカニカルフィルタ6を用いることで解決可能である7が、メカニカルフィ

ルタは集積化が難しく、外付け部品となるため、部品点数を増加させ、回路の小型化を妨げる。

2. 　ダイレクトコンバージョン（ゼロ IF）方式

　この方式は、直交ミキサ回路を用いて所望の信号を直流に変換して処理する構成である。この

構成を用いた場合、狭帯域バンドパスフィルタが不要となるため、回路の部品点数が削減され、

小型化が期待できる。しかしながら、ダイレクトコンバージョン方式は、所望の RF信号と Local

Oscillator (LO)信号の周波数を同一としたことにより、発振器の信号がアンテナから放射される

LO信号の輻射、直流付近に変換された受信信号が劣化する 1/f ノイズ、AD変換器のダイナミッ

クレンジを低下させるDCオフセットという課題を抱えている。特にDCオフセットの問題は深刻

で、ダイレクトコンバージョン方式では中間増幅段が無いため、ミキサから出力される受信信号

は微弱であり、通常 40～80 dB程度の増幅が必要となる [18, 20]。仮に素子値のばらつき等により

生じたミキサ出力の DCオフセットが 1mV、ベースバンドにおけるアンプの増幅率を 60 dBとす

るなら、DCオフセットは 1Vにも達し、後段の AD変換器のダイナミックレンジを低下させ、条

件によっては回路が飽和する。以上の問題を緩和する回路技術として、LO信号の輻射はシールド

の実装 [21]、1/f ノイズはダイナミックマッチング [22]を用いる手法が知られている。また、DC

オフセットは偶高調波ミキサ8を活用したオフセットの低減やハイパスフィルタを直接挿入する手

法 [23]、増幅回路に負帰還をかける手法 [24]、AD-DA変換器を用いてキャリブレーションを施す

手法 [25]が知られているが、現実的には製造ばらつきが存在するため DCオフセットをゼロにす

ることは困難である。

3. 　低 IF方式

　この方式は、直交ミキサ回路を用いて所望の信号を 100kHz～数MHz程度の周波数に変換して

処理する構成である。この構成を用いた場合、スーパーヘテロダイン方式の課題である狭帯域バ

ンドパスフィルタが不要となるため、受信機の小型化が期待できる。さらに、所望の信号を（直流

を避けて）中間周波数に変換することで、ダイレクトコンバージョン方式の問題である LO信号の

輻射、1/f ノイズ、DCオフセットの問題を回避することができる。しかしながらこの方式を用い

6無線受信機に用いられる狭帯域のメカニカルフィルタとしては、Bulk Acoustic Wave (BAW)フィルタも知られている。し
かしながら、BAWフィルタを用いる場合、集積回路の製造工程が増加しコスト高になるという課題がある。

7例えば文献 [19]で使用しているオフチップの SAWフィルタは、中間周波数の 110MHzにおいて通過帯域幅が 1MHz程度
であり、選択度は 100を超える。

8偶高調波ミキサは、LO信号に偶対称の信号成分が含まれた場合にオフセットを生じるため、従来の２次の非線形性を用
いたミキサと異なり、LO信号として良好な奇対称の信号を実現する必要がある。しかしながら、GHz帯で奇対称の周期信号
を生成し、精度良く制御することは容易ではない [18]。
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る場合は、所望の信号と直流に対して対称な周波数に存在するイメージ信号を抑圧するため、複

素係数フィルタ (以下、複素フィルタ9)が必要となる。複素フィルタは実係数フィルタ（以下、実

フィルタ）と異なり、直流に対し非対称な周波数特性を有するフィルタ回路である。

以上のように、低 IF方式の受信機は外付け部品により実現される狭帯域バンドパスフィルタが不要で

あることから小型化の観点から有利であり、かつ LO信号の輻射、1/f ノイズ、DCオフセットの問題を

本質的に回避できることから、ダイレクトコンバージョン方式と比較して回路の実現が容易であるとい

う利点を有する。この低 IF方式の受信機を実現するためには、直流に対し非対称な周波数特性を有する

複素フィルタが必要となる。

1.3 複素フィルタに関する既存研究

複素フィルタはディジタルフィルタ [26]とアナログフィルタ [27, 28]の 2つの構成法が知られている。

このうち、複素ディジタルフィルタを用いる場合は、複素アナログフィルタと比較して高いイメージ信

号除去比 (Image Rejection Ratio (IRR))10を実現できるという利点を持ち、スマートフォン等の高速通信

[29]に適しているが、所望の信号より強力なイメージ信号11をディジタル領域で処理する必要がある。

これによりAD変換器の仕様が厳しくなるとともに、Digital Signal Processor (DSP)の計算量が増加する

ことで回路規模と消費電力が増加する。一方複素アナログフィルタを用いる場合は、実現可能な IRRは

無調整の場合で 40 dB程度に制限される [16]が、AD変換器の仕様を緩和するとともにDSPの計算量を

削減することで、回路規模と消費電力の削減が期待できる12。また、近距離無線通信機器に求められる

IRRは 40 dB未満となることが少なくないため13、これらの機器ではアナログフィルタを用いることが

回路規模と消費電力の削減の観点から有利である [20, 33]。

以上の理由から、本論文では複素フィルタの中でも近距離無線通信機器に応用することで、受信機の

省電力化と小型化が期待できる複素アナログフィルタに着目する。以降、複素フィルタとは複素アナロ

グフィルタを指すものとし、実フィルタとは実アナログフィルタを指すものとする。

複素フィルタの実現法は受動実現と能動実現に大別できる。受動実現された複素フィルタは RCポリ

フェーズフィルタ [34, 35, 36]、密結合トランス、又は疎結合トランスを用いた複素フィルタ [37, 38]、
9直流に対し非対称な周波数特性のフィルタは、（能動）ポリフェーズフィルタ、LCXフィルタ、ベクトルフィルタと呼ばれ

る場合もあるが、本論文では広く用いられている複素フィルタ (Complex filter)と呼ぶことにする。
10複素フィルタの減衰特性を示す指標であり、通過域内の最小利得と阻止域の最大利得の差を指す。本論文では、通過域が

0 ≤ ωL ≤ ω ≤ ωH のフィルタを設計し −ωH ≤ ω ≤ −ωL ≤ 0を阻止域と定義して IRRを求めている。
11通常、イメージ信号が所望の信号より高い信号強度を持つ悪条件が受信機の仕様として与えられる。
12複素アナログフィルタを用いて AD 変換器の仕様を緩和するとともに DSP の計算量を削減し、そのうえで複素ディジタ

ルフィルタを用いることにより、与えられた IRRの仕様を満たすことも考えられる。加えて、無線送受信機器の複素アナログ
フィルタに関する既存研究には、受信機の増幅回路と複素フィルタ、さらには送信機に必要とされる DA変換器の後段に用い
られる再生フィルタまでも一体化させ、回路規模と消費電力の削減を試みた研究も存在する [30]。

13例えば Bluetoothであれば、複素フィルタに求められる IRRは 30 dBである [31, pp.2666-2667]。また、Zigbeeの規格では
IRRの仕様が明示されていないが、隣接信号の仕様から、IRRは 30 dBあれば十分であると言われている [32, pp.174-177]。
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キャパシタ、インダクタ、及び抵抗器のみで実現された LC複素フィルタ [39, 40]が知られている。RC

ポリフェーズフィルタは、抵抗器とキャパシタのみで実現できることから集積化に適しているが、チャ

ネル選択のために別途バンドパスフィルタが必要となり、出力インピーダンスが低い信号源と入力イン

ピーダンスが高いバッファを必要とするという問題を持つ。これらの問題は抵抗器で入力と出力が終端

された回路構造を持つトランスを用いた複素フィルタやトランスを用いない LC複素フィルタを用いる

ことで回避できる。しかしながら、トランスは巻線間の寄生容量が回路の特性を劣化させ、LC複素フィ

ルタは高次のフィルタを構成することが難しいため、高い IRRを持つフィルタを実現することが困難で

ある14。また、受動実現された複素フィルタは信号を増幅することが困難であるため、受信した信号を

中間周波数で増幅するためには別途増幅回路が必要となる。

一方能動実現された複素フィルタは、回路を動作させるために直流電源が必要であり、動作する周波

数帯域は能動素子の GB積等に制約を受けるものの、設計自由度が高く、複素バンドパス特性のフィル

タを構成することで、イメージ除去、チャネル選択（及び必要に応じ増幅）の機能を１つのフィルタ回

路で実現可能であるという利点を持つ。さらに、入出力インピーダンスの問題を比較的容易に解決可能

であり、集積化に適しているため、低 IF受信機には能動実現された複素フィルタが広く用いられてい

る。複素フィルタを構成する能動素子には、Operational Amplifier (OA) [27, 42, 28, 43, 44, 45, 46, 47],

Operational Transconductance Amplifier (OTA)[48, 49, 50, 51, 52, 53]、Second Generation Current Conveyor

(CCII)[54, 55, 56, 57]、 Current Feedback Operational Amplifier (CFOA)[58, 59, 60, 61]等15が用いられて

いる。これらの能動素子はそれぞれ利点と欠点を持ち、線形性や可変性等の仕様に応じて選択される。

これらの能動素子の中でも広く用いられている能動素子は、演算増幅器とOTAである。演算増幅器は他

の能動素子と比較し、使用できる周波数帯域がやや狭く、電気的な調整が困難であるが、負帰還技術に

より高い線形性を持つ回路を実現可能であるという利点を持つ。また、OTAを用いた回路は他の能動素

子を用いた回路と比較し線形性が劣るものの、使用できる周波数帯域は比較的広く、電気的に特性を調

整可能である [63]という利点を持つ。

複素フィルタを能動素子を用いて実現する方法は（演算増幅器、抵抗器、及びキャパシタで構成され

た）能動RCフィルタを基準に分類すると、縦続接続法、直接シミュレーション法、及び間接シミュレー

ション法に分けられる。

縦続接続法は、所望の複素伝達関数を低次16の複素伝達関数の積に因数分解し、それぞれの複素伝達

14高次の LC複素フィルタを近似的に構成する手法も提案されている [40]が、この手法で得られた複素フィルタは高次化に
より IRR が向上できないことが知られている。また、圧電トランスを用いて複素フィルタを構成する手法も提案されている
[41]が、圧電トランス自体が等価回路内に多くの寄生素子を含み、不必要な通過域を生じることが知られている。

15他にもトランジスタで構成されたインピーダンス変換器を用いた複素フィルタ [34]やカレントミラーを用いた複素フィル
タ [62]も、事例は少ないものの、その構成法が知られている。

16多くの場合 1次の複素伝達関数 [27]を組み合わせた回路が構成されるが、2次の複素伝達関数 [46]を直接実現する手法も
知られている。
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関数を能動回路を用いて実現した後、縦続接続することで回路を実現する方法である。縦続接続法は、

間接シミュレーション法や直接シミュレーション法と比較し、所望の周波数特性を持つ回路を比較的容

易に実現できるが、一般に得られた回路の通過域内における素子感度は高くなる。素子感度とは、素子

値の変動に対する周波数特性の変動の大きさを示す指標であり、低いことが望ましい。素子感度が高い

回路は、回路の特性がばらつき、歩留まりが悪化するほか、無調整化が比較的困難となる。このため、

集積回路上で実装されるフィルタ回路には、間接シミュレーション法や直接シミュレーション法が広く

用いられている。

間接シミュレーション法や直接シミュレーション法を用いる場合、所望の周波数特性を有する原形複

素フィルタが必要となる。原形複素フィルタとは、従来の原形実フィルタに含まれていたインダクタ L、

キャパシタC、抵抗器R（場合によっては理想トランス ITやジャイレータGYが含まれる。）のほか、虚

数抵抗Riを含むフィルタ回路である。以降、本論文では、虚数抵抗やインダクタを含んだ回路を原形複

素（実）フィルタと呼び、能動素子、キャパシタ、及び抵抗器を用いて原形複素（実）フィルタを実現し

た回路を単に複素（実）フィルタと呼ぶ。虚数抵抗とは、V. Belevitch[64]やD. S. Humpherys[65]が導入

した周波数によらず一定かつ純虚数のインピーダンスを持つ素子である。虚数抵抗は、狭帯域の実フィ

ルタを近似的に実現するために導入された仮想の素子であったが、近年の研究成果により、この素子は

ジャイレータ [43]やトランス [37, 38, 66]を用いて、等価的に実現できることが知られている。等価的に

実現された虚数抵抗を含む複素フィルタは実フィルタと異なり、直流に対して非対称性な周波数特性を

有する17。

間接シミュレーション法は、複素リープフロッグシミュレーション法に代表される手法であり、原形

複素フィルタの各節点の電位と節点間を流れる電流を演算増幅器、OTA、CCII、あるいは CFOA等で実

現される１次の複素伝達関数を用いてシミュレートする方法である。この手法は、原形複素フィルタと

これを能動実現した回路の対応が比較的複雑であるという欠点を持つ。一方、直接シミュレーション法

は、原形複素フィルタに含まれる虚数抵抗とインダクタを能動素子を用いて実現する方法であり、原形

複素フィルタとこれを能動実現した回路の素子値が対応していることから、回路の設計が比較的容易で

あるという利点を持つ。以上の理由から、本研究では回路設計が容易かつ低素子感度となることが期待

できる直接シミュレーション法で複素フィルタを実現する。

直接シミュレーション法（と間接シミュレーション法）で実現される複素フィルタは、構成に必要と

なる素子数や周波数特性が、シミュレートする対象となる原形複素フィルタに依存する。このため、与

えられた仕様を満たしつつ省電力化と小型化の観点から有利な原形複素フィルタを構成することが、複

17特別な複素フィルタとして振幅特性が直流に対して対称な複素オールパスフィルタが知られている [67]が、この回路は複
素フィルタを実フィルタの設計に応用した例であり、広く用いられているのは、振幅特性と位相特性の両方が直流に対して非
対称な複素バンドパスフィルタと複素バンドエリミネーションフィルタである。
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素フィルタの設計において重要である。

1.4 原形複素フィルタに関する先行研究

原形複素フィルタの設計法は、特性関数18から設計する手法と周波数変換を用いる手法に大別できる。

周波数変換を用いる手法は、原形実フィルタに対し Frequency Shifting method (以下、FS 法 [28])、

Extended Lowpass Highpass Transformation (以下、ELHT法 [70])及びBilinear Lowpass Lowpass Transfor-

mation (以下、BLLT法 [71])に代表される周波数変換19を施すことで原形複素フィルタを導出する手法

である。この手法は、原形複素フィルタが容易に設計できるという利点を持つが、得られるフィルタの

周波数特性は原形実フィルタに依存するという制約を受け、得られる 2次以上の原形複素フィルタがイ

ンダクタを含むという欠点がある。インダクタは、集積回路上で良好な特性を実現することが困難であ

り、実装面積が大きいため、直接シミュレーション形の複素フィルタでは能動素子とキャパシタ（及び

抵抗器）を組み合わせて実現される。従って、原形複素フィルタに含まれるインダクタを削減できれば、

その実現に必要となる能動素子も削減できる。既存研究において、周波数変換で得られた回路からイン

ダクタを削減する手法が提案されている [73]。しかしながら、この手法が適用できる原形複素フィルタ

は、FS法で得られた有極原形複素フィルタに限定されており、より少数の能動素子で実現可能な原形複

素フィルタの導出と、応用範囲が広いインダクタの削減法が望まれている。

特性関数から設計する手法は、原形実フィルタの設計 [68, 69, 74, 75, 76]と同様に、まず減衰特性を決

定する特性関数を設計し、次に特性関数から原形複素フィルタの入力インピーダンスを求め、最後に入

力インピーダンスから原形複素フィルタの素子値を引き抜く手法である。この手法は設計手順が比較的

複雑であるが、得られるフィルタの周波数特性が原形実フィルタのそれに制約を受けないため、良好な

減衰特性を有し、少数の能動素子で実現可能な原形複素フィルタを得られる。その例としては、文献 [77]

及び文献 [78]で提案された複素 RiCRフィルタ（以下、RiCRフィルタ）があげられる。RiCRフィル

タはインダクタを含まない特別な回路構造を持つ原形複素フィルタであり、直接シミュレーション形

複素フィルタを構成する場合に、少数の能動素子で実現できる。しかしながら、文献 [77, 78]の手法で

は RiCRフィルタの設計に必要となる特性関数を関数補間法に基づき設計しているため、所望の特性

関数を得るためには初期値を適切に決定し、数値計算を繰り返す必要がある。関数補間法を用いると、

初期値が適切でない場合に計算結果が収束せず、特性関数が得られないという問題がある。このため、

RiCRフィルタの特性関数も、実フィルタのバタワース特性 [79]やチェビシェフ特性 [80]の特性関数と

18特性関数は元関数と呼ばれることもあるが、文献 [68, 69]に従って本論文では特性関数 (Characteristic function)と呼ぶこと
にする。

19周波数変換に基づく手法としては文献 [72]の手法もこれに該当すると考えられるが、この手法で実現できるのは偶数次複
素伝達関数のみであり、原形実フィルタにこれを応用して原形複素フィルタを直接設計することが困難である。
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同様に、解析的な設計法が望まれている。

また、文献 [81]で提案されているRiCRフィルタは、接地の虚数抵抗、キャパシタ、及び終端抵抗の

みで構成されており、インダクタのほか非接地の虚数抵抗も含まない。このため、文献 [81]の手法で得

られるRiCRフィルタは、直接シミュレーション法を用いて４相の複素フィルタを構成する場合に、文

献 [73, 77, 78]よりも少ない能動素子で原形複素フィルタを実現できる。しかしながら、素子値の引き抜

きに基づく既存の設計手法で得られる回路は通過域利得が過大（又は過小）になり、能動素子の出力が

飽和する恐れがあるほか、素子値の広がりが極めて大きくなるという問題がある。これらの問題は、通

過域内の整合点周波数の１つを無限大周波数に配置した場合に解決されることが知られている [82]。し

かしながら、文献 [82]の手法で得られるRiCRフィルタは通過域が無限大周波数を含む複素ハイパス特

性に限定される。このため、文献 [82]の手法で得られるRiCRフィルタは、同じ次数の複素バンドパス

特性のフィルタと比較して IRRが低くなるという問題を抱えている。

さらに、能動素子の削減とは別の問題であるが、実フィルタの設計に広く用いられているインピーダン

ススケーリング [83]を複素フィルタに対して施した場合、Frequency Linearly Dependent Resistor (FLDR)

や Frequency Linearly Dependent Conductor (FLDG) と呼ばれる素子が生じることが知られている [84]。

FLDRや FLDGは、そのインピーダンスが実数かつ周波数に依存する特別な素子であり、回路理論の発

展に寄与する可能性があるが、その実現方法や等価回路は明らかにされていない。

1.5 本研究の目的と論文の構成

本研究の目的は複素フィルタを省電力化することである。そのために本論文では、省電力化の評価を

複素フィルタを構成するために必要となる能動素子の数で行うものとし、少数の演算増幅器、又は少数

の OTAで複素フィルタを構成する手法を提案している20。

本論文は第１章から第８章の全８章で構成されている。以下に、第２章以降の概要を示す。

第２章では、まず、特性関数と伝達関数、及び原形複素フィルタの構成に必要となる入力インピーダ

ンスの関係について述べる。次に、原形複素フィルタに含まれる特別な素子である「虚数抵抗」を等価

的に実現する手法について述べる。さらに、能動素子を用いたインダクタの実現方法について述べ、原

形複素フィルタに含まれるインダクタと非接地虚数抵抗を削減することが、複素フィルタの実現に必要

となる能動素子の削減に有効であることを示す。加えて、複素フィルタの素子感度特性、周波数特性の

測定法、及び低 IF方式の受信機への複素フィルタの応用について述べる。

第３章では、通過域で平坦な特性をもつ複素伝達関数の設計法を提案している [85, 86]。提案手法を

20一般に演算増幅器を用いて構成されたフィルタ回路と A級動作のソースデジェネレーション形 OTAを用いて構成された
フィルタ回路は、その消費電力が能動素子の数に比例する。
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用いることで、通過域端周波数、フィルタの次数、及び直流に配置する伝送零点の個数から、所望の仕

様を満たす特性関数を解析的に求めることができる。この手法は、代入計算のみで所望の特性関数を設

計できるため、関数補間法を用いていた従来手法 [77]の初期値に関する問題を本質的に回避することが

できる。本章で提案した理論の妥当性は、数値計算により確認する。

第３章の手法で実現可能な原形複素フィルタは、通過域で平坦な振幅特性のものに限定されており、

通過域で波状の特性を持つフィルタや群遅延が平坦なフィルタを構成することが困難である。この問題

を解決するためには、周波数変換に基づき得られた原形複素フィルタに対し、回路の変換を施すことで、

インダクタを除去する手法が有効であると考えられる。そこで第４章では、回路の変換を用いて、イン

ダクタを含まない原形複素フィルタを得る手法について検討する。まず、原形実フィルタに含まれるイ

ンダクタを変換するために用いられていた既存のインピーダンス反転器の特徴と、それらを複素フィル

タに応用する場合に生じる問題について述べる。次いで、既存のインピーダンス反転器の課題を解決し

た新たなインピーダンス反転器を提案する [87, 88]。提案するインピーダンス反転器を応用することで、

これまで実現方法が明らかとされていなかった FLDRや FLDGを等価的に表現できる。さらに、提案す

るインピーダンス反転器は、既存のインピーダンス反転器である Negative Impedance Inverter (NII)と、

虚数抵抗で構成された虚ジャイレータをその特別な場合として含む。

第５章では、第４章の考察を元に、少数の演算増幅器で複素フィルタを実現する手法を提案する [89,

90, 91]。まず第１節において、NIIを用いて無極原形複素フィルタに含まれるインダクタと非接地虚数

抵抗が負性キャパシタと接地虚数抵抗に変換できることを示す。次に、変換後の回路に含まれる負性素

子を実現する手法を提案する。提案手法で得られた無極複素フィルタは、従来のそれと比較し少数の演

算増幅器で実現可能である。次いで第２節において、NIIを用いた回路の変換を有極複素フィルタに応

用する場合の課題について述べ、多端子対ジャイレータを用いて有極複素フィルタを実現し、この回路

内の能動素子を共有する手法を提案する。提案手法で得られた有極複素フィルタは、従来のそれと比較

し少数の演算増幅器で実現可能である。第５章の第１節と第２節の理論の妥当性は、それぞれ無極複素

フィルタと有極複素フィルタを試作し、その周波数特性を測定することにより確認する。

第６章では、第４章の考察を元に、少数のOTAで複素フィルタを実現する手法を提案する [92, 93, 94]。

まず第１節において、虚数抵抗で構成された虚ジャイレータを応用することで、インダクタがキャパシ

タと虚数抵抗に変換できることを示す。この手法は任意の回路に応用できることから、既存研究で提案

されている回路の変換 [73]よりも応用範囲が広い。次いで第２節において、複素フィルタの構成に必要

となる能動素子をさらに削減するために、接地の虚数抵抗のみで構成された無極RiCRフィルタの新た

な構成法を提案する。提案手法で得られるRiCRフィルタの回路構造は従来手法 [81, 82]で得られるそ

れと同じであるが、提案手法で得られる回路は通過域内の利得が常に−6 dBとなり、複素バンドパス特

9



性と複素ハイパス特性の両方が実現できる。このため、提案手法は従来手法 [81, 82]の通過域利得と IRR

に関する問題を解決したRiCRフィルタの設計法であるといえる。第６章の第１節と第２節で提案した

理論の妥当性は、それぞれ計算機シミュレーションにより確認する。

第７章では、少数のOTAで有極複素フィルタを実現する手法を検討する [95, 96]。まず、第６章第１節

の手法を応用することで、有極RiCRフィルタが構成できることを示す。この有極RiCRフィルタは各

並列枝に非接地の虚数抵抗を１つ以上含む構成となる。次に非接地虚数抵抗を削減するための新たな回

路の変換を提案する。提案手法で得られた有極RiCRフィルタは、第６章第１節の手法や従来手法 [73]

で得られるそれと比較し、構成に必要となる非接地虚数抵抗の数が少ない。このため、4相の複素フィ

ルタを OTAを用いて実現する場合に、提案する有極RiCRフィルタは、従来の有極RiCRフィルタと

比較し、より少数の能動素子で実現が可能である。本章で提案した理論の妥当性は、計算機シミュレー

ションにより確認する。

第８章では、本研究の成果をまとめるとともに、今後の課題について述べる。
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第2章 複素フィルタ

本章では複素フィルタの構成法 [28, 43, 68, 69, 70, 71, 77, 78, 97, 98]、素子感度特性 [99, 100]、周波数

特性の測定法 [101]、及び応用 [16]について述べる。まず、第１節にて原形複素フィルタの構成法につい

て述べる。次に第２節にて、原形複素フィルタに含まれるインダクタと虚数抵抗の実現方法について述

べる。さらに第３節と第４節にて、それぞれ複素フィルタの素子感度特性と周波数特性の測定法につい

て述べる。最後に第５節にて、応用例として低 IF方式の受信機への複素フィルタの応用について述べる。

2.1 原形複素フィルタの構成

原形複素フィルタは、特性関数からその入力インピーダンスを求め素子値を引き抜くことで設計する

手法と、原形実フィルタに対し周波数変換を施し設計する手法が知られている。本節では、これら２通

りの原形複素フィルタの設計法について述べる。

2.1.1 特性関数

伝達関数の振幅自乗関数 |T (s)s=jω|2と特性関数 f(s/j)の関係は次式で表すことができる。

|T (s)s=jω|2 = T (s)T ∗(−s) =
H2

1 + ε2f2(s/j)
(2.1)

ここで、j は虚数単位、εは通過域リプルの大きさを決定する実定数、H は通過域内最大利得を決定す

る実定数を表し、*は極や零点が複素共役の関数であることを表している。複素平面上における伝達関

数 T (s)、T (−s)及び T ∗(−s)と極の関係を図 2.1に示す。目的の伝達関数 T (s)は、式 (2.1)の伝達関数

の振幅自乗関数 T (s)T ∗(−s)から、複素平面上の左半面にある極（図 2.1における T (s)）を選択するこ

とで求めることができる。なお、設計する伝達関数が実伝達関数の場合、T (s)の極と零点が実軸に対し

て対称な配置であるため、T (s)T ∗(−s)の代わりに T (s)T (−s)を用いても全く同じ結果が得られる。1

代表的な特性関数としては、通過域で利得が平坦となるバタワース特性や通過域で利得が波状（等リ

プル）となるチェビシェフ特性が知られている。n次バタワース特性の実ローパスフィルタの特性関数

1T (s)T ∗(−s)を用いた場合、実伝達関数だけでなく、複素伝達関数も設計できることから、式 (2.1)は T (s)T (−s)を用い
た場合よりも応用範囲が広い伝達関数の設計法であると言える。
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*

図 2.1: 伝達関数 T (s)、T ∗(−s)、T (−s)の極配置

fb(x)と n次チェビシェフ特性の実ローパスフィルタの特性関数 fc(x)は、それぞれ次式で表される。

fb(x) = xn

fc(x) = cos(ncos−1(x ))

 (2.2)

上式から、バタワース特性のローパスフィルタとチェビシェフ特性のローパスフィルタの特性関数は、n

を代入するだけで容易に求められることがわかる。これらの特性関数を用いて設計したフィルタは、整

合点周波数2における利得がHとなる。この場合、周波数 ω(= s/j)における減衰量Amin [dB]は次式で

書くことができる。

Amin = 20log10
√
1 + ε2f 2(s/j ) (2.3)

2.1.2 原形フィルタの入力インピーダンス

まず、一般化された原形フィルタを図 2.2に示す。この図の破線で示す（始端抵抗を含む）信号源か

ら右側に伝送される有効電力を PIN は次式のように書くことができる。

PIN = Re

{
ZIN

|RS + ZIN |2

}
|VIN |2 (2.4)

ここで、Re{A}はAの実部を表す。今、始端抵抗RS と終端抵抗RL以外の素子は無損失の LCRiであ

ると仮定すると、有効電力 PIN は全て終端抵抗RLで消費されることになる。従って、次式が成り立つ。

Re

{
ZIN

|RS + ZIN |2

}
|VIN |2 = |VOUT |2

RL
(2.5)

2ε2f2(s/j)が 0となる周波数を指す。
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さらに、伝達関数 T (jω)は次式で書くことができる。

|VOUT |2

|VIN |2
= |T (jω)|2 (2.6)

式（2.5）と式（2.6）から、次式が得られる。

|T (jω)|2 = RL
Re{ZIN}

|RS + ZIN |2

=
RL

4RS

2RS(ZIN + Z∗
IN )

R2
S +RS(ZIN + Z∗

IN ) + |ZIN |2

=
RL

4RS

(
1− |RS − ZIN |2

|RS + ZIN |2

)


(2.7)

ここで、Z∗
IN は ZIN の複素共役である。次に、反射係数 ρ(jω)を次式で定義する。

ρ(jω) =
RS − ZIN

RS + ZIN
(2.8)

式（2.8）を式（2.7）に代入することで、次式が得られる。

|ρ(jω)|2 = 1− 4(RS/RL)|T (jω)|2 (2.9)

さらに、式 (2.9)は次式のように書ける。

ρ(jω)ρ∗(−jω) = 1− 4(RS/RL)T (jω)T
∗(−jω) (2.10)

ここで、*は極や零点が複素共役の関数であることを表している。次に、素子感度の低減を目的として整

合点周波数で ρ(jω)ρ∗(−jω) = 0とした場合、式 (2.1)と式 (2.10)から次式が得られる。ここで、jω → s

としている。

ρ(s)ρ∗(−s) =
ε2f2(s/j)

1 + ε2f2(s/j)
(2.11)

RS

RL
Lossless

Network
OUT

INZ

図 2.2: 一般化された原形フィルタ
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上式の ρ(s)ρ∗(−s)のうち、左半面の極を選択することで反射係数 ρ(s)が得られる。さらに、原形フィ

ルタの素子値を求める際に必要となる入力インピーダンス ZIN は、式（2.8）を変形することで次式の

ように表すことができる。

ZIN = RS
1 + ρ(s)

1− ρ(s)
(2.12)

以上の関係式を用いることで、所望の伝達関数 T (s)と原形フィルタの入力インピーダンス ZIN は、特

性関数 f(s/j)から導出できる。さらに、得られた入力インピーダンス ZIN (s)を用いて素子値の引き抜

きを行うことにより、原形フィルタの素子値を求めることができる。

2.1.3 周波数変換

原形複素フィルタは、原形実フィルタに対し FS法 [28]、ELHT法 [70]、又はBLLT法 [71]を施すこと

でも得られる。FS法、ELHT法、BLLT法の周波数変換関数 fftFS(ω)、fftELHT (ω)、及び fftBLLT (ω)

をそれぞれ次式に、周波数変換に対応する素子の変換を表 2.1に示す。

fftFS(ω) = aω − jxs

fftELHT (ω) = − ωc

ω − ωs
− xs

fftBLLT (ω) = − 1

− ωc

ω − ωs
− xs


(2.13)

ここで、a、ωc、ωs、及び xsは、仕様により決定される実定数である。また、表 2.1から、周波数変換

で得られる原形複素フィルタには、原形実フィルタに含まれていた抵抗器 R、インダクタ L、及びキャ

パシタ Cだけでなく、虚数抵抗 jR(及び jG)が含まれることがわかる。虚数抵抗のインピーダンス ZjR

とアドミタンス YjGは次式で表すことができる。

ZjR = jR

YjG = jG

 (2.14)

上式から、虚数抵抗のインピーダンスは純虚数であるが、インダクタやキャパシタと異なり、周波数に

依存しないことがわかる。

次に、表 2.1と式 (2.13)を元に周波数変換の比較を行う。FS法は設計自由度が a, xsの 2であるため、

通過域端周波数 ωH 及び ωL(ωH > ωL)を与えることで直ちに周波数変換関数のパラメータが決定され

る。一方、ELHT法と BLLT法を用いた場合は、設計自由度が ωs, ωc, xsの 3であるため、通過域端周波

数のほかに減衰特性を決定する拘束条件を１つ与えることができる。この自由度を活用することで、同

じ次数の FS法で得られるフィルタと比較し、正又は負の周波数に対し急峻な特性を持つフィルタや、高

14
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表 2.1: 素子の変換

L21

RLC3C1

図 2.3: 原形実フィルタ (n = 3)

L2

jG jG

jR
1

RLC3C1 jG1  jG3

jR2

図 2.4: FS法で得られた原形複素フィルタ (n = 3)

い IRRのフィルタを実現することが可能である。なお、ωs = 0とした ELHT法や、ωs = 0とした BLLT

法を原形実フィルタに施した場合にも、原形複素フィルタが得られる。この場合、設計自由度は低下す

るが、表 2.1の破線で示した虚数抵抗 jRは短絡除去、虚数抵抗 jGは開放除去となる。このため、得ら

れる原形複素フィルタに含まれる虚数抵抗の数が少なくなり、より少数の素子で複素フィルタが実現可

能となる。なお、2次以上の原形実フィルタはキャパシタとインダクタの両方を含むことから、これに

周波数変換を施すことで得られる 2次以上の原形複素フィルタは、インダクタを含む構成となる。

一例として、図 2.3に示す原形実フィルタに FS法を施すと、図 2.4に示す原形複素フィルタが得られ

る。これらの図から、原形実フィルタと、これに周波数変換を施すことで得られる原形複素フィルタは、

いずれもインダクタを含むことがわかる。
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2.2 複素フィルタの能動実現

原形複素フィルタに含まれる素子のうち、抵抗器とキャパシタは集積回路上に直接実現が可能であり、

抵抗器は能動素子であるOTAを用いることでも等価的に実現できる。一方インダクタは、集積回路上に

直接実現すると、実装面積が大きく、寄生素子によりその特性が劣化するため、好ましくない。このた

め、原形フィルタに含まれるインダクタは、通常能動素子とキャパシタを用いて等価的に実現される。

また、虚数抵抗は仮想の素子であるため、能動素子を用いて等価的に実現する必要がある。本節では、

インダクタと虚数抵抗を、能動素子を用いて等価的に実現する手法について述べる。

2.2.1 インダクタの能動実現

インダクタLを図 2.5(a)に、インダクタをトランスコンダクタンスが gmのOTAとキャパシタCを用

いて実現した回路を図 2.5(b)に示す。図 2.5(b)において電圧 vと電流 iの関係は次式のようになる。

v = isC/g2m (2.15)

上式の電圧と電流の関係は、次式で表されるインダクタ Lのそれと等しい。

sL = sC/g2m (2.16)

以上より、2つのOTAを用いて実現された図 2.5(b)の回路を用いることで、インダクタが等価的に実現

できる。

次に、少数の演算増幅器でインダクタを実現できる回路として知られている多端子対ジャイレータを図

2.6に示す。この図において、rは任意であり、節点V2k(k = 1, 2, · · ·n)に接続された素子のインピーダンス

Zは、節点V2k−1(k = 1, 2, · · ·n)から見込むと 1/Zへと変換される。このため、節点V2k−2(k = 1, 2, · · ·n)

にキャパシタ Cを接続した場合、節点 V2k−1(k = 1, 2, · · ·n)から見込んだインピーダンスはインダクタ

のそれ sL(= sC)となる。ここで、１点鎖線で囲まれた演算増幅器は、節点 V2nに 1[Ω]の抵抗器が接続

された場合、合成インピーダンスが無限大となり、開放除去できる3。この場合、n個のインダクタを実

現するために、2n個の演算増幅器が必要となる。

3広く用いられる奇数次のバタワース特性、チェビシェフ特性、連立チェビシェフ特性のフィルタは、終端抵抗が１となる
ため、この条件を満たす。
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図 2.5: インダクタとその OTAを用いた能動実現
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図 2.6: 演算増幅器を用いて実現した多端子対ジャイレータ
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2.2.2 虚数抵抗の能動実現

非接地虚数抵抗 jRを図 2.7(a)に示す。この素子の両端にかかる電圧と電流の関係は次式で表すこと

ができる。

v = jRi (2.17)

次に、電圧 vと電流 iを次式のように実部と虚部に分ける。

v = vr + jvi

i = ir + jii

 (2.18)

式 (2.18)を式 (2.17)に代入することにより、次式が得られる。vr

vi

 =

0 −R

R 0


ir

ii

 (2.19)

上式は、図 2.7(b)に示すジャイレータの Z-マトリクスと等しい。このことから、虚数抵抗は、ジャイ

レータを用いて等価的に構成できる。2相の複素フィルタにおいてこのジャイレータは、OTAを用いた

図 2.8(a)に示す回路、又は演算増幅器を用いた図 2.9(a)に示す回路を用いて実現できる。図 2.8(a)から、

非接地虚数抵抗を 1つ実現するためには、OTAが 2つ必要となることがわかる。ただし、図 2.8(a)にお

いて、R = 1/gmである。次に、接地虚数抵抗をOTAと演算増幅器を用いて実現した回路をそれぞれ図

2.8(b)と図 2.9(b)に示す。これらの図から、OTAを用いて接地虚数抵抗を実現する場合は、非接地虚数

抵抗と同数の能動素子が必要となることがわかる。ただし、図 2.8(b)において、R = 1/gmである。一

方、演算増幅器を用いて接地虚数抵抗を実現した場合は、非接地虚数抵抗の半分の能動素子で実現でき

ることがわかる。

次に、4相の複素フィルタにおいて虚数抵抗を実現することを考える。OTAを用いて接地虚数抵抗と

非接地虚数抵抗を実現すると、それぞれ図 2.10(a)と図 2.10(b)のようになる。これらの図から、4相の

複素フィルタにおいて非接地虚数抵抗を実現するためには、接地虚数抵抗の 2倍の能動素子が必要とな

ることがわかる。ただし、図 2.10(a)においては R = 1/gm、図 2.10(b)においては R = 1/2gmである。

また、図 2.9(a)及び図 2.9(b)を参考に、演算増幅器を用いて 4相複素フィルタを実現する場合は、少な

くとも非接地虚数抵抗の実現には 8個、接地虚数抵抗の実現に 4つの能動素子が必要となる4。

虚数抵抗は実部回路と虚部回路を結合して実現するが、インダクタは実部回路と虚部回路で別々に実

現する必要があることを考慮して以上の結果を整理すると、原形複素フィルタに含まれる素子を実現す

4+Iと+Q、-Iと-Qのように、虚数抵抗を実現するために必要となる最少の能動素子の数を示したが、+Iと ±Q、-Iと ±Q
のように 4相全てを演算増幅器で実現されたジャイレータで結合した場合、この２倍（非接地虚数抵抗は 16個、接地虚数抵
抗は 8個）の演算増幅器が必要となる。
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図 2.7: 虚数抵抗とそのジャイレータを用いた実現
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図 2.8: ２相複素フィルタにおける OTAを用いた虚数抵抗の実現

る際に必要となる素子数は、表 2.2のようになる。この表から、インダクタを実現するために必要とな

る能動素子は、接地虚数抵抗のそれよりも多いことがわかる。さらに、4相の複素フィルタをOTAを用

いて実現する場合と、2相又は 4相の複素フィルタを演算増幅器を用いて実現する場合は、非接地虚数

抵抗を実現するために必要となる能動素子は、インダクタのそれに次いで多いことがわかる。従って、

複素フィルタの実現に必要となる能動素子を削減するためには、原形複素フィルタに含まれるインダク

タと非接地虚数抵抗の数を削減することが有効である。
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図 2.9: ２相複素フィルタにおける演算増幅器を用いた虚数抵抗の実現
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図 2.10: ４相複素フィルタにおける OTAを用いた虚数抵抗の実現

表 2.2: インダクタと虚数抵抗を能動実現するために必要となる素子の数

2-phase complex filter 4-phase complex filter
Active RC Gm-C Active RC Gm-C

OA R C OTA C OA R C OTA C
Inductor 4 12 2 4 2 8 24 4 8 4

Floating jR 4 12 0 2 0 8 24 0 4 0
Grounded jR 2 7 0 2 0 4 14 0 2 0

jR: imaginary resistor
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2.3 素子感度

素子感度とは、素子値の誤差に対する周波数特性の変動を表す指標であり、低いことが好ましい。本

論文において、素子感度 Sは次式で定義される値を指すものとする。

S =

n∑
i=1

(
∂|T (jω)|/|T (jω)|

∂xi/xi

)
(2.20)

この式において、|T (jω)|はフィルタの利得、xiは回路に含まれる素子の値、nはフィルタを構成する素

子の数である。抵抗両終端形の原形フィルタが通過域内において低素子感度であることは、実フィルタ

についてH. J. Orchard[99]、複素フィルタについて武藤ら [100]が明らかにしている。以下では、この原

形フィルタの通過域内における感度について述べる。

一般化した原形フィルタは図 2.2のようになる。ここで、図 2.2の回路が、前述のバタワース特性や

チェビシェフ特性のように、通過域内において減衰量が 0となる整合点周波数を持つ場合を考える。

整合点周波数において、図 2.2の破線で示す電源から右側の回路を見込んだ入力インピーダンス ZIN

はRSとなる5。このとき、信号源からフィルタ回路へ最大の電力 PMAX が供給されることになる。この

PMAX は次式のようになる。

PMAX =
V 2
IN

4RS
(2.21)

いま、図 2.2の回路を構成する無損失素子（インダクタ、キャパシタ、理想トランス、ジャイレータ、及

び虚数抵抗）の素子値の１つが設計値 xからわずかに変化して x+ δxとなった場合を考える。この時、

無損失素子の素子値が変化したことで、出力電圧 VOUT も変化する。

今、|VOUT | = f(x)として素子値の変化に対する |VOUT |の変化をテイラー展開を用いて表すと、次式

のようになる。

|VOUT + δVOUT | − |VOUT | =
df(x)

dx
δx+

d2f(x)

dx2
(δx)2 + · · · (2.22)

ここで、δxは正の場合と負の場合の両方が考えられるが、素子値が変動した時に電源からフィルタ回路

へ供給される電力は、いずれの場合も PMAX より小さくなるので、出力電圧（の大きさ）|VOUT |は減

少する6。このことから、次式が成り立つ。

df(x)

dx
= 0 (2.23)

素子値の変動がわずかであると仮定しているので、式 (2.22)は１次項 df(x)/dxが支配的であるが、原形

5偶数次のチェビシェフ特性を持つローパスフィルタのように始端抵抗 RS と終端抵抗 RL が一致しない回路においても、
入力インピーダンス ZIN は RS となる。

6このことは構造的有界性 (Structurally boundedness)と呼ばれている。

21



フィルタの整合点周波数においては式 (2.23)からこの１次項 df(x)/dxが 0となる。これが、原形フィル

タの素子感度が通過域内で低くなる理由である。

以上のように、原形フィルタは通過域内において素子感度が低くなるため、この原形フィルタを能動

素子を用いてシミュレートした場合も、通過域内で素子感度が低くなることが期待できる。図 2.11に FS

法を用いて構成された通過域 9-11 rad/s、通過域リプル 1 dBの 3次複素チェビシェフフィルタの振幅特

性と、文献 [102]に基づき得られた原形複素フィルタ及び能動ＲＣフィルタの受動素子に対する素子感

度を示す。回路の振幅特性は全ての構成で等しくなるように設計しているため、図 2.11には代表して原

形複素フィルタの振幅特性を示している。この図から、通過域における素子感度は、原形複素フィルタ

をシミュレートした回路が縦続接続法に基づき構成された回路と比較してはるかに低いことがわかる。

本論文において、2相複素フィルタの素子感度は、式 (2.20)に基づき随伴回路を用いて実部出力の素

子感度を直接求めている [102]。また、4相複素フィルタの素子感度は、実部回路の差動出力に対する素

子感度を次式を用いて求めている。

S ≈
n∑

i=1

(
||T ′(jω)| − |T (jω)||/|T (jω)|

|x′i − xi|/|xi|

)
(|x′i − xi|/|xi| ≪ 1) (2.24)

上式において、|T (jω)|と |T ′(jω)|は、それぞれ設計値が xiである素子の素子値が xiの場合と x′iの場

合の利得を表している。式 (2.24)の計算にあたり、本論文では各素子の素子値をそれぞれ 0.1%ずつ増加

（|xi|/|x′i − xi| = 1000）させて ||T ′(jω)| − |T (jω)||/|T (jω)|を求めた後、その総和を計算している。

Lef  scale

Right scale

図 2.11: 複素フィルタの素子感度と振幅特性
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2.4 周波数特性の測定法

複素フィルタは実部と虚部の入出力を持ち、その周波数特性を直接測定するためには、測定対象とな

る複素フィルタに (2相の複素フィルタを測定する場合)90◦の定位相差を持つ２つの信号を入力する必要

がある。しかしながら、広帯域で精度良く 90◦の定位相差を持つ信号を発生させることは容易ではなく、

入力する信号自体が持つ位相誤差と振幅誤差が測定結果の誤差の原因となる。

この問題を回避するため、本論文では重ね合わせの理を活用した測定法 [101]を用いて試作した複素

フィルタの周波数特性を測定した。この手法ではまず、虚部入力を接地して実部入力に信号を入力し、

実部出力の周波数特性を測定する。次いで実部入力を接地して虚部入力に信号を入力し、実部出力の周

波数特性を測定する。前者の測定結果から得られた周波数特性を TR(jω)、後者の測定結果を TI(jω)と

すると、複素フィルタの正と負の周波数における振幅特性 |T (jω)|と |T (−jω)|はそれぞれ次式のように

なる。

|T (jω)| =　 |TR(jω) + jTI(jω)|

|T (−jω)| =　 |TR(jω)− jTI(jω)|

 (2.25)

本研究において、試作した複素フィルタの周波数特性は、図 2.12に示す測定系を用いて、TR(jω)とTI(jω)

をそれぞれ測定し、式 (2.25)を用いて |T (jω)|と |T (−jω)|を計算することにより求めている。なお、利

得１倍のバッファは演算増幅器 LF356に 100%の負帰還をかけることで実現し、パーソナルコンピュー

タは振幅特性 |T (jω)|と |T (−jω)|の保存と式 (2.25)の計算を行うために用いた。
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図 2.12: 測定系
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2.5 低 IF方式の受信機への複素フィルタの応用

複素フィルタの代表的な応用例である低 IF方式の受信機のブロック図を図 2.13に、各部のスペクト

ラムを図 2.14に示す。図 2.14において、局部発振器が出力する信号の周波数は ωLO であり、所望の信

号は周波数 ωRF、イメージ信号は周波数 ωIM に存在するものとしている。また、所望の信号とこれに隣

接するイメージ信号を除く受信信号は、LNA前段の実バンドパスフィルタで十分に減衰したと仮定して

いる。ここで、ωRF と ωIM は、ωIF、及び ωLOと次式の関係を持つ。

ωRF =　ωLO + ωIF

ωIM =　ωLO − ωIF

 (2.26)

所望の信号とイメージ信号はアンテナで受信した信号であるから実信号、局部発振器の出力信号は解

析信号を仮定し、所望の信号、イメージ信号、局部発振器の出力信号をそれぞれ vRF = cos(ωRF t) =

ejωRF t + e−jωRF t、vIM = cos(ωIM t) = ejωIM t + e−jωIM t、vLO = e−jωLOtとすると、次式の関係が得ら

れる。

vRF vLO =　 ej(ωIF )t + ej(−2ωLO−ωIF )t

vIMvLO =　 ej(−ωIF )t + ej(−2ωLO+ωIF )t

 (2.27)

上式から、解析信号を出力する局部発振器と直交ミキサを用いることで、所望の信号は正の周波数に、

イメージ信号は負の周波数にダウンコンバートされることがわかる。この様子を図 2.14(a)及び (b)に示

す。ここで、図 2.14(b)の破線で示す振幅特性の複素（バンドパス）フィルタを用いると、負の周波数に

ダウンコンバートされたイメージ信号は減衰され、所望の信号が複素フィルタから出力される。従って、

AD変換器には図 2.14(c)に示す所望の信号が入力されることになる。以上のように、複素フィルタを用

いることで、イメージ信号による AD変換器のダイナミックレンジの低下を回避し、所望の信号をディ

ジタル信号へ変換することができる。なお、実フィルタは周波数応答が直流に対して対称であるため、

所望の信号が存在する正の周波数が通過域となるフィルタを設計すると、イメージ信号が存在する負の

周波数にも通過域を生じる。このため、実フィルタを用いた場合に、所望の信号を減衰させることなく

イメージ信号のみを減衰させることは困難である。
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2.6 まとめ

本章では、複素フィルタの構成、素子感度特性、周波数特性の測定法、及び応用について述べた。

第１節では、原形複素フィルタの構成には、所望の複素伝達関数の特性関数から直接設計する手法と、

周波数変換に基づく設計法があることを述べた。前者は、RiCRフィルタのように少数の素子で実現可

能な原形複素フィルタが設計可能であり、後者は既存の原形実フィルタの設計パラメータを利用できる

という利点を持つ。

第２節では、原形複素フィルタの能動実現について述べた。直接実現が困難な素子である虚数抵抗と、

集積回路上に直接実現することが不利な素子であるインダクタをOTA、または演算増幅器を用いて実現

する手法を示した。２相複素フィルタの実現においては、原形複素フィルタに含まれるインダクタの削

減、４相複素フィルタの実現においては、原形複素フィルタに含まれるインダクタと非接地虚数抵抗の

削減が、能動素子の削減に有効であることを示した。

第３節では、複素フィルタの素子感度について述べた。まず、原形複素フィルタの素子感度が通過域

内において低くなることを示した。次に、3次の複素フィルタを設計し、原形複素フィルタと、これを

シミュレートした回路の素子感度が低くなることを示した。

第４節では、複素フィルタの周波数特性の測定法について述べた。まず、位相差分波器を用いて直交

信号を近似的に実現し、これを用いて複素フィルタの周波数特性を直接測定した場合の問題点について

述べた。次に、この問題を重ね合わせの理を用いて回避する手法について述べ、これを用いた測定系を

示した。

第５節では、複素フィルタの応用例として、低 IF方式の受信機について述べた。直交ミキサと複素

フィルタを用いることで、所望の信号を減衰させることなく、不必要なイメージ信号のみを減衰できる

ことを示した。
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第3章 通過域平坦な複素伝達関数の解析的設計

第２章第２節において、少数の能動素子で複素フィルタを実現するためには、原形複素フィルタに含

まれるインダクタと非接地虚数抵抗が少ないことが望ましいことを述べた。本章では、インダクタを含

まない原形複素フィルタであるRiCRフィルタの設計に必要となる特性関数を解析的に設計する手法を

提案する。まず、第 1節にて従来のRiCRフィルタの構成法について述べる。次に第２節にて、提案す

る特性関数の設計法と、この特性関数から得られた複素伝達関数の最小減衰量について述べる。提案手

法を用いて 3次の複素伝達関数を設計し、数値計算を用いて提案手法の有効性を確認する。

3.1 直流と無限大周波数にのみ伝送零点を持つRiCRフィルタの構成

文献 [77]で提案されている n(= 2k + 1)次のRiCRフィルタを図 3.1に示す。この回路は、FS法で得

られた原形複素フィルタの直列枝に含まれるインダクタをキャパシタに置き換えた回路構成になってお

り、直列枝のインピーダンスは直流で無限大となる。このため、図 3.1に示した RiCRフィルタの伝達

関数は、伝送零点を直流に k個、無限大周波数に k + 1個持つ。本節では、この RiCRフィルタの素子

値を入力インピーダンスから求める手順について述べる。

3.1.1 並列枝の素子値

図 3.1に示した RiCRフィルタにおいて、s → 0のとき、全てのキャパシタのインピーダンスは無限

大となるため、節点 1−1’から右側を見込んだ入力インピーダンス ZIN (s)について次式が成り立つ。

lim
s→0

ZIN (s) = jR1 (3.1)

次に虚数抵抗 jR1を抜き出した後の回路のアドミタンスを Y2(s)とすると、Y2(s)は次式で書くことが

できる。

Y2(s) =
1

ZIN (s)− jR1
= sC1 +

1

Z3(s)
(3.2)

27



RS

 ZIN C1

1

1'

jR

 jR1
 Z3

 jR2

C3jR

 jR3

jR

C2

 Z5  Z RLCnjR

 jRn
L

図 3.1: RiCRフィルタ

また、s → ∞のとき、全てのキャパシタが短絡除去となるから、次式も明らかである。

lim
s→∞

Z3(s) = jR2 (3.3)

以上より、キャパシタ C1の素子値は次式から求めることができる。

lim
s→∞

Y2(s)

s
= lim

s→∞

(
C1 +

1

sZ3(s)

)
= C1 (3.4)

上式から求めた C1を用いて、入力インピーダンス Z3(s)は次式から求めることができる。

Z3(s) =
1

Y2(s)− sC1
(3.5)

3.1.2 直列枝の素子値

入力インピーダンス Z3(s)を用いて図 3.1に示したRiCRフィルタの直列枝の素子値を求める。まず、

s → ∞のとき、全てのキャパシタが短絡除去となるから、虚数抵抗 jR2の素子値は式（3.3）から求め

ることができる。次に、虚数抵抗 jR2を抜き出した後の回路の入力インピーダンスを Z4(s)とすると、

Z4(s)は次式で書くことができる。

Z4(s) = Z3(s)− jR2 (3.6)

さらに、キャパシタ C2を抜き出した後の回路の入力インピーダンスを Z5(s)とすると、Z4(s)は Z5(s)

を用いて次式で書くことができる。

Z4(s) =
1

sC2
+ Z5(s) =

1 + sC2Z5(s)

sC2
(3.7)

s → 0のとき、全てのキャパシタのインピーダンスは無限大となるため、次式も明らかである。

lim
s→0

Z5(s) = jR5 (3.8)
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従って、キャパシタ C2の素子値は次式から求めることができる。

lim
s→0

1

sZ4(s)
= lim

s→0

(
C2

1 + sC2Z5(s)

)
= C2 (3.9)

上式から求めた C2を用いて、入力インピーダンス Z5(s)は次式から求めることができる。

Z5(s) = Z4(s)−
1

sC2
(3.10)

2k + 1次のフィルタを設計する場合は、以上の並列枝と直列枝の素子値の引き抜きをそれぞれ k回ずつ

交互に行うことで、終端回路の入力インピーダンス ZL(s)と終端回路を除いたキャパシタと虚数抵抗の

素子値が得られる。

3.1.3 終端回路の素子値と既存研究の課題

終端回路の入力インピーダンスZL(s)は、RL、jRn、及びCnを用いて次式のように書くことができる。

1

ZL(s)
=

1

RL
+

1

jRn
+

1

sCn
(3.11)

上式と図 3.1に示した RiCRフィルタの終端回路の素子値の係数を比較することで、終端回路の抵抗器

RL、虚数抵抗 jRn、及びキャパシタ Cnの各素子値は、直接求めることができる。

直流と無限大周波数にのみ伝送零点を持つ複素伝達関数や入力インピーダンスが得られていれば、以

上の手順でRiCRフィルタを設計することができる。しかしながら、この複素伝達関数や入力インピー

ダンスは実ローパスフィルタの伝達関数に対し周波数変換を施すことで求めることができない1。このた

め、文献 [77]においては、複素伝達関数や入力インピーダンスを設計するにあたり、関数補間法を用い

ていた。関数補間法を用いる場合、なんらかの方法で検討した初期値を与える必要があり、初期値が適

切でない場合は計算結果が収束しないという問題がある。

3.2 直流と無限大周波数にのみ伝送零点を持つ複素伝達関数の設計

前節では、RiCRフィルタの設計において、その複素伝達関数や特性関数の設計が問題となることを

述べた。本節では、この問題を解決し、RiCRフィルタの設計に必要となる特性関数を解析的に設計す

1例えば、n次無極実ローパスフィルタは n次の多重伝送零点を無限大周波数に持つ。この伝達関数に対し FS法、ELHT法、
BLLT法のいずれの周波数変換を施しても、2つ以上の周波数に伝送零点を持つ複素伝達関数は得られない。また、n(n > 3)
次有極実ローパスフィルタは、3つ以上の周波数に伝送零点を持ち、周波数変換の結果得られる複素伝達関数も 3つ以上の周
波数に伝送零点を持つ。従って、RiCRフィルタとして実現可能な直流と無限大周波数という 2つの周波数にのみ伝送零点を
持つ複素伝達関数やその特性関数は、実ローパスフィルタに対し周波数変換を施しても得られない。
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図 3.2: 特性関数（Copyright(C)2019 IEEJ [86] Fig. 1)

る手法を提案する。

3.2.1 通過域で平坦な複素伝達関数の特性関数

まず、直流にのみm重伝送零点を持ち、正の周波数に平坦な特性の通過域 (通過域端 ωL及び ωH )を

持つ n次の複素伝達関数の特性関数を次式に、その概形を図 3.2に示す。なお、図 3.2において、通過域

端周波数は電力半値周波数としている。

Fn(x) = b
(x− a)n

xm
(3.12)

ここで、a、b、ωL、ωH は、b ̸= 0及び 0 < ωL < a < ωH を満たす実数であり、n及びmは自然数であ

る。図 3.2において関数 F(2k+1)と関数 F(2k)の概形が異なるため、以下では奇数次 (n = 2k + 1)の場合

と偶数次 (n = 2k)の場合に分けて議論を行う。

3.2.2 奇数次の場合

図 3.2及び式 (3.12)から、奇数次の複素伝達関数の特性関数について、次式が得られる。

F2k+1(ωL) = 　 b
(ωL − a)2k+1

ωm
L

= 　− 1

F2k+1(ωH) = 　 b
(ωH − a)2k+1

ωm
H

= 　 1

 (3.13)
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ここで b ̸= 0であるから、式 (3.13)を整理することで、次式が得られる。

(
a− ωL

ωH − a
(ωH/ωL)

m
2k+1

)2k+1

= 1 (3.14)

ここで、1の 2k + 1乗根のうち、実数値は 1のみであるから、式 (3.14)の両辺の 2k + 1乗根をとり、a

について整理することで次式が得られる。

a =
ωH + ωL(ωH/ωL)

m
2k+1

(ωH/ωL)
m

2k+1 + 1
(3.15)

最後に、式 (3.15)式で得られた aを式 (3.13)に代入することで次式が得られる。

b =

ω
m

2k+1

H + ω
m

2k+1

L

ωH − ωL

2k+1

(3.16)

3.2.3 偶数次の場合

図 3.2及び式 (3.12)から、偶数次の複素伝達関数の特性関数について、次式が得られる。

F2k(ωL) = 　 b
(ωL − a)2k

ωm
L

= 　 1

F2k(ωH) = 　 b
(ωH − a)2k

ωm
H

= 　 1

 (3.17)

ここで b ̸= 0であるから、式 (3.17)を整理することで、次式が得られる。

((
ωL − a

ωH − a
(ωH/ωL)

m
2k

)2
)k

= 1 (3.18)

ここで、a、ωL、ωH が実数であり、k、mが自然数であるから、式 (3.18)の左辺は正の実数となる。こ

のため、両辺の k乗根をとると、右辺について、1
1
k = 1となり、aは次式のようになる。

a =
ωL(ωH/ωL)

m
k − ωH ± (ωH − ωL)(ωH/ωL)

m
2k

(ωH/ωL)
m
k − 1

(3.19)

式 (3.19)式で得られた 2通りの aのうち、a > 0を満たすのは、符号が正の場合のみである。従って、a

は次式のようになる。

a =
ωH + ωL(ωH/ωL)

m
2k

(ωH/ωL)
m
2k + 1

(3.20)
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最後に、式 (3.20)式で得られた aを式 (3.17)に代入することで次式が得られる。

b =

(
ω

m
2k
H + ω

m
2k
L

ωH − ωL

)2k

(3.21)

3.2.4 n次の場合

奇数次の結果（式 (3.15)と式 (3.16)）と偶数次の結果（式 (3.20)と式 (3.21)）から、所望の特性関数が

奇数次と偶数次のいずれの場合についても、aと bはそれぞれ通過域端周波数 ωLと ωH、フィルタの次

数 n、直流の伝送零点の数mを用いて、次式のように表すことができる。

a = 　
ωH + ωL(ωH/ωL)

m
n

(ωH/ωL)
m
n + 1

b = 　

ω
m
n
H + ω

m
n
L

ωH − ωL

n


(3.22)

3.2.5 最小減衰量

本手法で得られる複素伝達関数の負の周波数 (負の無限大周波数から直流)における最小減衰量を考え

る。これは、特性関数の x < 0における、|F (x)|の最小値から求めることができる。つまり、図 3.2の

F2k+1(C2k+1)、F2k(C2k)を求めればよい。そこで、式 (3.12)を xについて 1階微分し、F ′
n(x) = 0の

x ̸= aの解Cnを求めると、x = ma/(m− n)となった。このことから、負の周波数における最小減衰量

Amin [dB]は次式のようになる。

Amin = 20log10
√

1 + F 2
n (ma/(m − n)) (3.23)

上式を用いることで、設計した複素伝達関数の IRRが代入計算で求められる。

3.2.6 数値計算

設計例として、通過域 9−11 rad/s、n = 3、m = 1の複素伝達関数を式 (3.12)と式 (3.22)を用いて設計

する。

式 (3.22)に ωL = 9、ωH = 11、n = 3、及びm = 1を代入することで、a = 9.967と b = 9.967が得

られる。この aと bを得られた式 (3.12)に代入することで、目的の特性関数 f3(x)が得られる。式 (3.23)
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図 3.3: 数値計算の結果

から、得られる伝達関数の最小減衰量は 76.5 dBとなった。特性関数からMathematica R⃝を用いて伝達

関数（通過域内最大利得は−6 dB）を設計し、その振幅特性を求めた。数値計算の結果を図 3.3に示す。

また、以上の手順で得られた特性関数 f3(x)から第２章第１節に基づき入力インピーダンスを求め、

第３章第１節に基づき素子値の引き抜きを行うことで、図 3.1に示す RiCRフィルタの素子値が得ら

れる。得られた RiCR フィルタの素子値は、RS = RL = 1、C1 = C3 = 1.045、C2 = 0.005060、

jG1 = jG3 = −10.38j、jR2 = 19.90jとなった。

3.3 まとめ

本章ではまず、入力インピーダンスからRiCRフィルタの素子値を引き抜く手順について説明し、RiCR

フィルタの設計において特性関数の設計が課題となっていることを述べた。次に、通過域で平坦かつ直

流と無限大周波数にのみ伝送零点を持つ複素伝達関数の解析的設計法を提案した。提案手法を用いるこ

とで、RiCRフィルタの構成に必要となる特性関数が代入計算のみで得られる。提案手法は従来手法と

異なり関数補間法を必要としないため、初期値の検討が全く不要である。さらに、提案手法で得られた

複素伝達関数の IRRも代入計算のみで容易に求められることを示した。最後に理論の妥当性を数値計算

で確認した。今後の課題として、通過域で波状の利得特性を持つ複素伝達関数や、通過域で群遅延が平

坦となる複素伝達関数の解析設計などがあげられる。
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第4章 複素数の変換比を持つインピーダンス反転器

の構成

第３章では、直流と無限大周波数にのみ伝送零点を持つRiCRフィルタを解析的に設計する手法を提

案した。しかしながら、この手法で得られるのは、通過域で平坦な利得特性を持つRiCRフィルタに限

定されており、通過域で波状の利得特性のフィルタや通過域で群遅延が平坦となるフィルタの構成は困

難である。この問題を解決するためには、所望の振幅や位相特性を持つ原形実フィルタに対し周波数変

換を施し、得られた原形複素フィルタに対して回路の変換を施してインダクタを除去する手法が有効で

あると考えられる1。

本章では原形複素フィルタに含まれるインダクタを除去するため、まず実フィルタの設計に用いられ

てきた既存のインピーダンス反転器について整理し、その課題を明らかにする。次に、既存のインピー

ダンス反転器の問題を解決したインピーダンス反転器を提案する。最後に、提案するインピーダンス反

転器が、既存のインピーダンス反転器を特別な場合として包括していること、及びこれまで実現方法が

明らかとされていなかった FLDRや FLDGを等価表現できることを示す。

4.1 NII（既存のインピーダンス反転器１）

Negative Impedance Inverter (NII)と素子 Zを図 4.1に示す。この図から、NIIは抵抗器と負性抵抗で構

成される回路であることがわかる。この回路の F−マトリクスは次式のように表すことができる。

F =

 0 1/GR

−GR 0


 1 0

1/Z 1

 =

1/GRZ 1/GR

−GR 0

 (4.1)

上式から、図 4.1に示す回路の入力インピーダンス ZIN は次式のようになる。

ZIN = A/C = −1/(ZG2
R) (4.2)

1通過域で波状の利得特性、あるいは通過域で群遅延が平坦となる原形実フィルタは解析的に設計が可能である。このため、
この原形実フィルタに周波数変換を施すことで得られる原形複素フィルタも解析的に得られる。
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ここで、素子 Z として負性キャパシタ−C を用いた場合、等価的にインダクタ L = C/G2
Rを実現でき

る。なお、負性抵抗や負性キャパシタは、図 4.2に示すNICを用いた回路で実現できる。この回路の入

力インピーダンスを ZinNIC とすれば、ZinNIC は次式で表すことができる。

ZinNIC =
VIN

IIN
= −r1

r2
Z (4.3)

ここで、r1 = r2とし、素子 ZとしてキャパシタCや抵抗器Rを用いることで、負性キャパシタ−Cや

負性抵抗−Rが実現可能である。

以上のように、NIIを用いることで回路中のインダクタを抵抗器とキャパシタで構成された回路に変

換できる。しかしながら、式（4.2）からわかるように、変換の係数は実数（−1/G2
R）に限られている。

このため、NIIと周波数に依存するインピーダンスを持つキャパシタやインダクタを組み合わせても、周

波数に依存し実数のインピーダンスを持つ FLDRや FLDGは表現できない。
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4.2 虚ジャイレータ（既存のインピーダンス反転器２）

正と負のキャパシタで構成された虚ジャイレータと素子 Z を図 4.3に示す2。この回路の F -マトリク

スは次式のように表すことができる。

F =

 0 1/sC

−sC 0


 1 0

1/Z 1

 =

1/sCZ 1/sC

−sC 0

 (4.4)

上式から、図 4.3に示す回路の入力インピーダンス ZIN は次式のようになる。ただし、s → jωとして

いる。

ZIN = A/C = 1/(Z(ωC)2) (4.5)

ここで、素子 Z としてキャパシタ C ′を用いた場合、周波数 ω0近傍において近似的にインダクタ L =

C ′/(ω0C)2を実現できる。この虚ジャイレータを用いることで、回路中に含まれるインダクタの数を削

減し、狭帯域のバンドパスフィルタの実現を容易にすることができる3。

この手法は、負性抵抗が不要であるものの、受動実現する場合は負のキャパシタを正のインダクタで

（負のインダクタを正のキャパシタで）近似的に実現する必要があり、広帯域のフィルタを実現する場合

には周波数特性が劣化するという問題点がある4。

多くの場合、複素フィルタは高い IRRのほか、広帯域であることが要求されるため、従来の虚ジャイ

レータは複素フィルタへの応用に適さない。なお、マイクロ波帯のフィルタにおいてもインピーダンス

を反転させる回路としてK-インバータや J-インバータが知られている [104]が、この回路も虚ジャイ

レータと同様に、近似を用いて素子のインピーダンスを反転させる手法である。

2正と負のインダクタを用いることでも虚ジャイレータは実現可能であるが、インダクタはコストや実装面積の観点からキャ
パシタと比較し不利である。このため、本論文では正と負のキャパシタで構成された回路を虚ジャイレータの構成例として示
している。

3ある周波数でのみ所望のインピーダンス反転器として正確に等価となることから、虚ジャイレータは一周波数ジャイレー
タ (One frequency gyrator)とも呼ばれている [103]。

4負性キャパシタや負性インダクタを NIC等を用いて直接実現した場合でも、キャパシタやインダクタで構成された虚ジャ
イレータは、広帯域のフィルタを実現する場合に周波数特性が劣化する。

36



4.3 複素数の変換比を持つインピーダンス反転器

前節において、既存のインピーダンス反転器である NIIと虚ジャイレータの特徴と複素フィルタへ応

用する場合の課題について述べた。これらのインピーダンス反転器は、いずれもキャパシタと組み合わ

せることで、等価的にインダクタを実現できる。しかしながら、NIIと虚ジャイレータはその変換比（変

換後の素子の係数）が実数に制限されており、虚ジャイレータは広帯域フィルタへの応用が困難である。

本節では、広帯域のフィルタへ応用が可能かつ複素数の変換比を持つインピーダンス反転器を提案する。

従来のインピーダンス反転器の 1つが、これを用いた変換により得られる素子のインピーダンスに負の実

数−1/G2
R(GR ∈ R)を乗じることから、Negative Impedance Inverter、すなわち負性インピーダンス反転器

と呼ばれている。一方、提案するインピーダンス反転器を用いた場合は、複素数−ke−j2φ(k ∈ R, φ ∈ R)

を乗じた素子が得られることから、本論文ではこの回路を Complex Impedance Inverter、すなわち複素イ

ンピーダンス反転器と呼ぶことにする。

図 4.4に提案する複素インピーダンス反転器と素子Zを示す。この図において、kと φは実数である。

また、図 4.4の±kejφは、素子のインピーダンスを表している。この回路の F−マトリクスは次式のよ

うに表すことができる。

F =

 0 kejφ

−1/kejφ 0


 1 0

1/Z 1

 =

 kejφ/Z kejφ

−1/kejφ 0

 (4.6)

上式から、図 4.4に示す回路の入力インピーダンス ZIN は次式のようになる。

ZIN = A/C = −k2ej2φ/Z (4.7)

以上より、提案する複素インピーダンス反転器を用いることで、素子Zの逆数にパラメータ kと φで表

された複素数を乗じたインピーダンスを持つ素子を等価的に表現できることがわかる。また、図 4.4の

複素インピーダンス反転器を構成する kejφは、図 4.5又は図 4.6に示す抵抗器と虚数抵抗で構成された

回路により表現できる。ここで、素子値R1、jR2、G1及び jG2は、次式のようになる。

R1 = kcosφ

jR2 = kjsinφ

G1 = cosφ/k

jG2 = −jsinφ/k


(4.8)
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図 4.6: 並列回路を用いた±kejφの表現（Copyright(C)2020 IEICE [88] Fig. 3)

4.3.1 φ = 2πn± π/2(n ∈ Z)とした場合

式 (4.7)に φ = 2πn± π/2(n ∈ Z)を代入した場合、次式を得る。

ZIN = k2/Z (4.9)

この場合、式 (4.8)から図 4.5(図 4.6)の抵抗器が短絡（開放）除去され、複素インピーダンス反転器は虚

数抵抗で構成された虚ジャイレータとなる。

4.3.2 φ = 2πn± π(n ∈ Z)とした場合

式 (4.7)に φ = 2πn± π(n ∈ Z)を代入した場合、次式を得る。

ZIN = −k2/Z (4.10)

この場合、式 (4.8)から図 4.5(図 4.6)の虚数抵抗が短絡（開放）除去され、複素インピーダンス反転器は

NIIとなる。
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4.3.3 φ = 2πn± π/4又は φ = 2πn∓ 3π/4(n ∈ Z)とした場合

式 (4.7)に φ = 2πn± π/4又は φ = 2πn∓ 3π/4(n ∈ Z)を代入した場合、次式を得る。ただし、正負

の符号は復号同順である。

ZIN = ∓jk2/Z (4.11)

次に、素子 Zとしてキャパシタ C又はインダクタ Lを選んだ場合、入力インピーダンス ZIN は、それ

ぞれ次式のようになる。

ZIN = ±k2ωC (Z = 1/(jωC))

ZIN = ∓k2/(ωL) (Z = jωL)

 (4.12)

式 (4.12)から、複素インピーダンス反転器とキャパシタを組み合わせた場合は FLDRが、複素インピー

ダンス反転器とインダクタを組み合わせた場合は FLDGが等価的に表現できることがわかる。

4.4 まとめ

本章では、まず既存のインピーダンス反転器の特徴と課題について整理した。次に、この課題を解決

した複素数の変換比を持つインピーダンス反転器を提案し、これを複素インピーダンス反転器と呼んだ。

このインピーダンス反転器は、周波数によらず一定のインピーダンスを持つ素子である正負の抵抗器と

正負の虚数抵抗のみで構成されているため、広帯域のフィルタへ応用が可能である。また、複素インピー

ダンス反転器は、既存のインピーダンス反転器をその特別な場合として含み、これまで実現法が明らか

とされていなかった FLDRや FLDGを等価表現可能であるという特長を持つ。
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第5章 NIIを用いた無極複素フィルタの構成と

有極複素フィルタの素子数削減

本章では、少数の演算増幅器を用いて無極複素フィルタと有極複素フィルタを構成する手法を提案する。

第１節にて、第４章で述べた複素インピーダンス反転器の φ = 2πn± πの場合に対応するNIIを用い

て少数の演算増幅器で無極複素フィルタを構成する手法を述べる。この手法では、NIIを用いて原形複

素フィルタに含まれるインダクタと非接地虚数抵抗を変換し、得られた原形複素フィルタに含まれる虚

数抵抗と負性素子を少数の演算増幅器で実現している。

第２節にて、まず NIIを用いた回路の変換は、有極複素フィルタに応用することが困難であることを

示す。次に、NIIの代わりに多端子対ジャイレータを用いて有極複素フィルタを設計し、能動素子の共

有を行うことで、有極複素フィルタが少数の能動素子で実現できることを示す。この能動素子の削減法

は、第１節で用いた接地の負性素子の実現方法を含む、より応用範囲が広い素子の削減法である。

第１節及び第２節で提案した理論の妥当性は、いずれも数 kHz帯のフィルタを試作し、実験により確

認している。

5.1 NIIを用いた無極原形複素フィルタの構成

5.1.1 NIIを用いた原形複素フィルタの導出

実フィルタの構成法として、NIIと接地の素子を用いて、非接地素子と巻き数比が 1 : −1の理想トラ

ンスの縦続回路を等価的に実現できることが知られている [105]。本節では、この手法を虚数抵抗を含む

回路に応用する。まず、図 5.1のように 2つの NIIとキャパシタ及び虚数抵抗で構成された回路を考え

る。この図の F−マトリクスを整理することで、次式が得られる。

F =

1
sC + jG

G2
N

0 1


−1 0

0 −1

 (5.1)

上式から、図 5.1の回路は図 5.2の回路と等価であることがわかる。従ってNII、接地の負性キャパシタ

及び接地虚数抵抗を用いることで、インダクタとそれに直列の虚数抵抗をシミュレートできることがわ
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図 5.1: NIIとキャパシタ及び虚数抵抗（Copyright(C)2017 IEICE [90] Fig. 1)

図 5.2: 図 1の等価回路（Copyright(C)2017 IEICE [90] Fig. 2)

かる。FS法を用いて導出した原形複素フィルタは、図 2.4のようになるため、この回路のインダクタと

虚数抵抗で構成された回路を NIIを用いて変換することで、図 5.3に示す原形複素フィルタを導出する

ことができる。この変換において、簡単のためGN は 1とした。ここで、図 5.3の回路に含まれる巻き

数比 1 : −1の理想トランスは、振幅特性に影響を与えない。そこで、本論文では、図 5.3に示す原形複

素フィルタから理想トランスを除去した回路を演算増幅器を用いて能動実現する。

5.1.2 演算増幅器を用いた原形複素フィルタの能動実現

前述の手順で導出した回路に含まれる虚数抵抗を、文献 [43]に基づき演算増幅器を用いて能動実現し

た回路を図 5.4に示す。この図において、ra、rb、rc、rd、re、及び rf は任意である。図 5.4から、NII

を含んだ原形複素フィルタを能動実現するためには、虚数抵抗のほか、NIIを構成するための負性抵抗

と、インダクタをシミュレートするための負性キャパシタをシミュレートする必要があることがわかる。

ここで、虚数抵抗を能動実現している破線で示す回路に、素子 Z1及び Z2を加えた図 5.5に示す回路を

用いて虚数抵抗と負性素子をシミュレートすることを考える。この回路に流れる電流と電圧の関係は、
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図 5.4: 虚数抵抗の実現

仮想短絡が成り立つので、次式で表すことができる。ここで、r1及び r2は任意である。

ir =
vr
R

− vr − vi
R

− vr
Z1

=
vi
R

− vr
Z1

ii =
vi − vr

R
− vi

R
− vi

Z2

= −vr
R

− vi
Z2


(5.2)

上式から、図 5.5の回路は、虚数抵抗と接地の負性素子 −Z1及び −Z2をシミュレートしていることが

わかる。また、図 5.3の回路から理想トランスを除去した場合、負性素子が接続されたすべての節点に

虚数抵抗が接続されている。このため、図 5.5の回路を用いて n次のフィルタを構成する場合、虚数抵
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表 5.1: NIIを用いて構成した無極複素フィルタの実現に必要となる素子の数（2相）

Proposed Conventional [98, 43] Leapfrog [44]
Order OA C R OA C R OA C R
3rd 6 6 27 10 6 35 9 6 26
5th 10 10 44 18 10 61 15 10 42

(2k + 1)th 4k + 2 4k + 2 17k + 10 8k + 2 4k + 2 26k + 9 6k + 6 4k + 2 16k + 10

OA: Operational Amplifier

抗の能動実現に必要となる 2n個の演算増幅器でフィルタを実現できる。この手法を用いて、図 5.4に含

まれる負性素子を実現した。その結果得られた回路を図 5.6に示す。この図において、同一の節点に接

続された抵抗器はまとめている。

5.1.3 素子数の比較

表 5.1に提案回路を構成するために必要な素子数を示す。この表には提案手法のほか、多端子対ジャ

イレータ [98]、リープフロッグシミュレーション法 [44]に基づき設計した場合に必要となる素子数を示

している。この表から、提案回路は、リープフロッグシミュレーション法に基づき設計した回路と比べ

て、構成に多くの抵抗器を必要とするが、比較対象のうち最少個数の演算増幅器でフィルタを実現可能

であることがわかる。

5.1.4 無極複素フィルタの実験

設計例として次の仕様を満たす複素バンドパスフィルタを設計した。
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図 5.6: 提案回路する無極複素フィルタ

表 5.2: 無極複素フィルタの素子値

Element Value Element Value Element Value
RS 40.00 RG 40.00 R1 1.977
R′

1 1.884 R′′
1 2.079 R2 4.024

R′
2 5.037 R′′

2 3.350 R3 1.977
r1 1.977 r2 1.884 r3 3.350
r4 4.024 r5 1.977 r6 1.977
C1 16.10 C2 7.911 C3 16.10

R′s in kΩ, C′s in nF

3次チェビシェフ特性

通過域 4.5–5.5 kHz

通過域リプル 1.0 dB

まず、通過域が 9−11 rad/sの図 5.6に示す規格化されたフィルタを構成し、次いでこの規格化された回

路に対し、周波数スケーリングとインピーダンススケーリングを施すことで通過域が 4.5− 5.5 kHzの回

路を設計した。試作した回路とその素子値を、それぞれ図 5.6と表 5.2に示す。実験に使用した演算増幅

器は LF356Hであり、抵抗器とキャパシタは各素子値の誤差が±0.1％以内に収まるように調整した。

実験結果を図 5.7に示す。この図おいて、一点鎖線で示したシミュレーション結果は、演算増幅器のモ

デルを考慮している。図 5.7から、提案する回路の振幅特性は正の周波数領域においてシミュレーショ
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図 5.7: 無極複素フィルタの実験結果（Copyright(C)2017 IEICE [90] Fig. 8)

ン結果とよく一致していることがわかる。最小イメージ抑圧比は 49.7dB、通過域内最大リプルは 1.4dB

であった。最小イメージ抑圧比の低下は素子値の誤差、通過域内リプルの変動は演算増幅器の GB積の

影響によるものと考えられる。

提案回路と従来回路の素子感度の計算結果を図 5.8に示す。この図から、提案回路の通過域内におけ

る素子感度は、従来の直接シミュレーション形の複素フィルタよりわずかに低いものの、原形複素フィ

ルタをシミュレートしているにもかかわらず、リープフロッグ構成の複素フィルタと比較し高いことが

わかる。
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..

図 5.8: 無極複素フィルタの素子感度
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図 5.10: NIIを用いて変換した有極原形複素フィルタ

5.2 有極複素フィルタの素子数削減

5.2.1 NIIを用いて得られた有極原形複素フィルタの課題

前節では、NIIを用いることで無極複素フィルタを少数の能動素子で実現できることを示した。しか

しながら、この手法は有極複素フィルタの構成に応用することが困難である。図 5.9に FS法で得られ

た有極原形複素フィルタを示す。この回路のインダクタと虚数抵抗で構成された直列枝に対し、前節と

同様に NIIを用いた回路の変換を施すと図 5.10に示す回路が得られる。この図において、C2a = −L2、

jG2a = −jR2aである。図 5.10の直列枝には、キャパシタと虚数抵抗を並列接続した回路が接続されて

いるため、無極の場合と異なり、1 : −1の巻き数比の理想トランスを無視（除去）することができず、

この理想トランスの実現が問題となる。

そこで、本節ではNICを共有することで、有極複素フィルタを少数の能動素子で実現する手法を提案

する。まず、NIIの代わりに NICで実現された多端子対ジャイレータを用いて有極複素フィルタを構成

する。得られた回路は、同一節点に複数のNICが接続された回路構造となる。次に、同一節点に接続さ

れた複数のNICを、電圧と電流の関係を保ったまま 1つのNICに共有する手法を提案する。本節で述べ

る能動素子の共有（削減）法は、接地の負性素子だけでなく、非接地の負性素子を実現する場合にも応
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図 5.11: 多端子対ジャイレータを用いて構成した有極複素フィルタ（Copyright(C)2019 IEICE [91] Fig. 3)

用可能である。最後に、3次の有極複素フィルタを構成し、実験により提案手法の有効性を確認する。

5.2.2 NICの共有

多端子対ジャイレータを用いて有極複素フィルタを構成し、NICを用いて多端子対ジャイレータと虚数抵

抗を実現すると、図 5.11に示す回路が得られる。この図においてC2L = L2、R2b = 1/G2b、R1 = 1/G1、

R3 = 1/G3、NICの帰還抵抗 rk(k = 1, 2, · · · , 14)は任意である。図 5.11に示す回路の破線で囲まれた回

路 Aは合成インピーダンスが無限大となるため開放除去できる。また、終端抵抗 RLが 1の場合 1、破

線で囲まれた回路 Bも合成インピーダンスが無限大となるため開放除去できる。図 5.11から、他端子対

ジャイレータを用いて実現した有極複素フィルタは、同一節点に複数のNICが接続された回路構成とな

ることがわかる。

今、同一節点に複数の NICが接続された図 5.12に示す回路の電圧と電流の関係を (I0, I1, · · · In)t =

1例えば、奇数次の連立チェビシェフ特性の原形実フィルタは、RL が 1となる。
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図 5.13: NICと複数の抵抗器（Copyright(C)2019 IEICE [91] Fig. 2)

(Ya)(V0, V1, · · ·Vn)
tとすると、Y−マトリクス (Ya)は次式で表すことができる。

(Ya) =



Ya0 (ga1G1)/gb1 (ga2G2)/gb2 · · · (ganGn)/gbn

−G1 G1 0 · · · 0

−G2 0 G2 · · ·
...

...
...

. . . . . . 0

−Gn 0 · · · 0 Gn


(5.3)

ここで、Ya0 = −
∑n

k=1(gakGk/gbk)である。次に図5.13に示す回路の電圧と電流の関係を (I0, I1, · · · , In)t =

(Yb)(V0, V1, · · · , Vn)
tとすると、Y−マトリクス (Yb)は次式で表すことができる。
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表 5.3: 有極複素フィルタの実現に必要となる素子の数（2相）

Proposed Conventional [98, 43] Leapfrog [44]
Order OA C R OA C R OA C R
3rd 6 8 29 14 8 49 9 10 30
5th 10 14 49 26 14 87 15 18 50

(2k + 1)th 4k + 2 6k + 2 20k + 9 12k + 2 6k + 2 38k + 11 6k + 3 8k + 2 20k + 10

OA: Operational Amplifier

(Yb) =



Yb0 (gcG1)/gd (gcG2)/gd · · · (gcGn)/gd

−G1 G1 0 · · · 0

−G2 0 G2 · · ·
...

...
...

. . . . . . 0

−Gn 0 · · · 0 Gn


(5.4)

ここで、Yb0 = −(gc/gd)
∑n

k=1(Gk)である。式（5.3）と式（5.4）を比較すると、次式を満たす場合、図

5.12に示す回路は、電圧と電流の関係を保ったまま図 5.13に示す回路に置き換えることができる。

ga1/gb1 = ga2/gb2 = · · · = gan/gbn = gc/gd (5.5)

この図 5.12から図 5.13への置き換えを図 5.11に示す回路に応用すると、Aから Fで示した演算増幅器

は、それぞれ 1つに共有できる。その結果、図 5.14に示す回路が得られる。

5.2.3 素子数の比較

表 5.3に提案回路を構成するために必要な素子数を示す。この表には提案手法のほか、多端子対ジャ

イレータ [98]、リープフロッグシミュレーション法 [44]に基づき設計した場合に必要となる素子数を示

している。この表から、提案回路を実現するために必要となる素子は、演算増幅器、抵抗器、キャパシ

タのいずれも比較対象の中で最も少ないことがわかる。

5.2.4 有極複素フィルタの実験

設計例として次の仕様を満たす複素バンドパスフィルタを設計した。
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表 5.4: 有極複素フィルタの素子値

Element Value Element Value Element Value
RS 20.00 Rgy 20.00 R1 0.8930
R′

1 0.9173 R′′
1 1.010 R2 2.323

R2C 12.55 R3 0.8930 R′
3 0.9614

r1 0.8930 r2 1.010 r3 2.323
r4 2.323 r5 0.8930 r6 0.9614
C1 33.11 C2L 13.70 C2C 2.537
C3 33.11

R′s in kΩ, C′s in nF
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図 5.14: 提案する有極複素フィルタ（Copyright(C)2019 IEICE [91] Fig. 4)

3次連立チェビシェフ特性

通過域 4.5−5.5 kHz

通過域リプル 1.25 dB

最小減衰量 40.5 dB

まず、通過域が 9−11 rad/sの規格化されたフィルタを設計し、この規格化された回路に対し周波数スケー

リングとインピーダンススケーリングを施すことで回路を設計した。また、実験に用いた回路は、同一

の節点に接続された抵抗器をまとめている。試作した回路の回路図とその素子値をそれぞれ図 5.14と

表 5.4に示す。実験に使用した演算増幅器は LF356Hであり、抵抗器とキャパシタは各素子値の誤差が

±0.1％以内に収まるように調整した。
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図 5.15: 有極複素フィルタの実験結果（Copyright(C)2019 IEICE [91] Fig. 5)

実験結果を図 5.15に示す。この図おいて、一点鎖線で示したシミュレーション結果は、演算増幅器の

モデルを考慮している。図 5.15から、提案する回路の振幅特性は正の周波数においてシミュレーション

結果とよく一致していることがわかる。最小イメージ抑圧比は 45.8dB、通過域内最大リプルは 2.1dBで

あった。最小イメージ抑圧比の低下は素子値の誤差、通過域内リプルの変動は演算増幅器の GB積の影

響によるものと考えられる。

提案回路と従来回路の素子感度の計算結果を図 5.16に示す。この図から、提案回路の通過域内におけ

る素子感度は、従来の直接シミュレーション形の複素フィルタよりわずかに低いものの、原形複素フィ

ルタをシミュレートしているにもかかわらず、リープフロッグ構成の複素フィルタと比較し高いことが

わかる。
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図 5.16: 有極複素フィルタの素子感度
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5.3 まとめ

本章では、少数の演算増幅器を用いて無極複素フィルタと有極複素フィルタを実現する手法について

述べた。

第１節では、まず NIIを用いることで、インダクタと非接地虚数抵抗を含まない無極原形複素フィル

タが得られることを示した。次に、得られた原形複素フィルタに含まれる接地の負性素子を実現する手

法を提案した。提案手法で得られた無極複素フィルタは従来の複素フィルタよりも少数の能動素子で実

現が可能である。第１節の最後に３次無極複素フィルタを設計し、理論の妥当性を実験により確認した。

第２節では、まず NIIを用いた回路の変換を有極複素フィルタに応用する場合に生じる課題について

述べた。次に、従来手法で得られた有極複素フィルタが同一節点に複数のNICが接続された構成となる

ことを示し、同一節点に接続された複数のNICを共有する手法を提案した。この手法は、接地の負性素

子だけでなく、非接地の素子を実現する場合にも応用が可能であることから、第１節で述べた負性素子

の実現方法より応用範囲が広い。このNICの共有を応用することで得られる有極複素フィルタは、従来

手法で得られる回路と比較し、少数の能動素子で実現が可能である。第２節の最後に３次有極複素フィ

ルタを設計し、理論の妥当性を実験により確認した。

本章で提案した手法で得られた複素フィルタは、いずれも従来回路より少数の素子で実現できるとい

う利点を持つが、原形複素フィルタをシミュレートしているにもかかわらず、リープフロッグ構成の回

路と比較し、通過域内における素子感度が高いという欠点がある。今後の課題として、より高い周波数

で複素フィルタを実現するため、有限 GB積の影響を補償する手法を検討すること、及び少数の能動素

子で実現可能かつ通過域内における素子感度が低い複素フィルタの構成があげられる。
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第6章 虚ジャイレータを用いた回路の変換と接地虚

数抵抗を用いた無極RiCRフィルタの構成

本章ではまず第１節にて、第４章で述べた複素インピーダンス反転器の φ = 2πn± π/2の場合に対応

する虚数抵抗で構成された虚ジャイレータを用いてRiCRフィルタを構成する手法を述べる。虚数抵抗

で構成された虚ジャイレータは、実フィルタで用いられていたキャパシタやインダクタで構成された虚

ジャイレータと異なり、広帯域フィルタへの応用が可能である。また、提案手法は既存研究で提案され

ている回路の変換と異なり、任意の回路からインダクタを除去できる。さらに、この虚ジャイレータを

構成する虚数抵抗の素子値を適切に定めることで、原形複素フィルタに含まれる虚数抵抗が削減できる

ことを示す。以降、本論文において虚ジャイレータは、虚数抵抗で構成された回路を指すものとする。

第２節にて T型の虚ジャイレータを用いて、接地虚数抵抗のみで構成された無極RiCRフィルタを構

成する手法について述べる。提案手法で得られる無極RiCRフィルタの回路構造は、従来のそれと同じ

であるが、提案手法で得られるRiCRフィルタは複素バンドパス特性と複素ハイパス特性の両方が実現

可能であり、従来手法で得られるRiCRフィルタの通過域利得が過大又は過小となるという問題を解決

している。

第１節と第２節で提案した理論の妥当性は、計算機シミュレーションにより確認している。

6.1 任意の回路のRiCRフィルタへの変換と虚数抵抗の削減

6.1.1 インダクタを含む回路の変換と虚数抵抗の削減

まず、図 6.1(a)と図 6.1(b)に虚ジャイレータと素子 Z で構成された回路を示す。図 6.1(a)の回路と図

6.1(b)の回路は、破線で示す回路に対しY −∆変換（又は∆−Y変換）を施すことにより、他方の回路

へと変換が可能である。ここでは、図 6.1(a)の回路について述べる。まず、図 6.1(a)の節点 A1及び B1

から見込んだこの回路の入力インピーダンス ZINIGは次式のようになる。

ZINIG = R2/Z (6.1)
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図 6.2: インダクタと虚数抵抗で構成された回路とその等価回路

上式から、図 6.1(a)に示した虚ジャイレータを用いることで、素子 Zの見かけ上のインピーダンスを逆

数に反転できることがわかる。このため、図 6.1(a)あるいは図 6.1(b)に示した虚ジャイレータを用いる

ことで、任意の回路からインダクタを含まない回路を構成することが可能である。また、この虚ジャイ

レータは、キャパシタやインダクタで構成されたそれと異なり、直流から無限大までの全周波数におい

て所望のインピーダンスを実現可能である。

次に、インダクタと虚数抵抗で構成された回路と、Π型の虚ジャイレータを用いてインダクタを除去

した等価回路をそれぞれ図 6.2(a)と図 6.2(b)に示す。ここで、次式の条件を与えると、図 6.2(b)に示す

回路に含まれる１点鎖線で示した２つの虚数抵抗の合成インピーダンスが無限大（開放除去）となり、

構成に必要となる虚数抵抗を削減できる。

jR = 1/jG (6.2)
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図 6.3: 虚ジャイレータを用いて変換した原形複素フィルタ (n = 3)

表 6.1: 提案手法で得られたRiCRフィルタの素子値

Element Value Element Value Element Value
RS 1 RL 1 jG1 −20.24j

jG3 −20.24j jR21 −9.941j jR22 9.941j

C1 2.024 C2 1.006× 10−2 C3 2.024

この場合、キャパシタ C と虚数抵抗 jRは次式のようになる。

jR = −jR′

sC = sL/R2

 (6.3)

6.1.2 計算機シミュレーション

設計例として次の仕様を満たす複素バンドパスフィルタを設計した。

3次チェビシェフ特性

通過域 9−11 rad/s

通過域リプル 1.0 dB

FS法で得られた原形複素フィルタ（図 2.4）のインダクタと虚数抵抗で構成された回路に対し、図 6.2(a)

に示す回路から図 6.2(b)に示す回路への変換を施した。ここで、虚ジャイレータを構成する虚数抵抗の

素子値は、式（6.3）を用いて決定した。得られたRiCRフィルタとその素子値をそれぞれ図 6.3と表 6.1

に示す。さらに、提案するRiCRフィルタをOTAとキャパシタを用いて実現した。OTAとキャパシタを

用いて実現した FS法で得られた原形複素フィルタ（本節では以下、従来回路）と提案するRiCRフィル

タ（本節では以下、提案回路）はそれぞれ、図 6.4と図 6.5のようになる。ここで、提案回路の素子値は

表 6.2のようになる。

LTSPICE XVII R⃝を用いて計算機シミュレーションを行った。ここで、OTAは全て理想電圧制御電流

源としている。計算機シミュレーションの結果を図 6.6に示す。計算機シミュレーションの結果から、提
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図 6.4: FS法で得られた回路の OTAを用いた実現

案回路は、従来回路と同じ周波数特性を持つことを確認している。提案回路と従来回路を実現する際に

必要となる素子数を表 6.3に示す。この表から、提案回路は従来回路よりも少数の能動素子で実現でき

ることがわかる。

提案回路と従来回路の素子感度の計算結果を図 6.7に示す。この図から、提案回路の通過域内におけ

る素子感度は、従来回路よりも低いことがわかる。
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図 6.6: 虚ジャイレータを用いて変換した複素フィルタのシミュレーション結果

表 6.2: OTAとキャパシタで実現したRiCRフィルタの素子値

Element Value Element Value Element Value
gms 1 gml 1 gm1 20.24

gm21 0.1006 gm22 0.1006 gm3 20.24

C1 2.024 C2 1.006× 10−2 C3 2.024

表 6.3: 虚ジャイレータを用いて構成した複素フィルタの実現に必要となる素子の数（2相）

Proposed FS
OTA C OTA C

3rd-order 12 6 14 6
5th-order 18 10 22 10

(2k+1)th-order 6k + 6 4k + 2 8k + 6 4k + 2

59



図 6.7: 提案手法で得られたRiCRフィルタと FS法で得られた回路の素子感度
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図 6.8: 虚ジャイレータ、キャパシタ、及び虚数抵抗（Copyright(C)2019 IEEJ [94] Fig. 3)

図 6.9: インダクタ、虚数抵抗、及び理想トランス（Copyright(C)2019 IEEJ [94] Fig. 4)

6.2 接地虚数抵抗を用いたRiCRフィルタの構成

前節では、虚ジャイレータを用いることで、インダクタを含む原形複素フィルタをRiCRフィルタに

変換できることを示した。本節では、複素フィルタの実現に必要となる素子のさらなる削減を目的とし

て、T型の虚ジャイレータを用いて RiCRフィルタを構成するとともに、非接地虚数抵抗を削減する手

法を提案する。提案手法で得られるRiCRフィルタは、前節で提案したRiCRフィルタと異なり、非接

地虚数抵抗を含まない。

6.2.1 T型の虚ジャイレータを用いた回路の変換

まず、図 6.8に虚ジャイレータ、虚数抵抗及びキャパシタで構成された回路を示す。図 6.8において、

破線で示した回路が虚ジャイレータを構成している。図 6.8に示す回路の F -マトリクスを整理すること

で次式が得られる。

F =

 1 0

1/sC + jR

R2
gy

1


−1 0

0 −1

 (6.4)

式 (6.4)から、図 6.8に示す回路は、図 6.9に示す回路と等価であることがわかる。ここで、巻数比が

1 : −1の理想トランスは振幅特性に影響を与えることなく除去できる。図 6.8に示す回路と図 6.9に示す
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図 6.10: ELHT法で得られた原形複素フィルタ (n = 3)
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図 6.11: 変換された原形複素フィルタ (n = 3)

回路内に含まれる素子値の関係は次式のようになる。

L = CR2
gy

jG = jR/R2
gy

 (6.5)

次に ELHT法で得られた原形複素フィルタを図 6.10に示す。この回路は、並列枝にインダクタと非接地

虚数抵抗を含む回路である。

この回路に対し、虚ジャイレータを用いた回路の変換を応用し、インダクタと虚数抵抗で構成された

回路をキャパシタと虚数抵抗で構成された回路に変換する。ここで、jRgy を次式により決定する。

jRgy = −j(2/G2) (6.6)

その結果得られる回路を図 6.11に示す。この図において、巻数比が 1 : −1の理想トランスは除去してお

り、C ′
2 = L2/R

2
gy = L2G

2
2/4である。図 6.11から、原形複素フィルタのインダクタが除去され、始端回

路と終端回路以外に非接地虚数抵抗が含まれていないことがわかる。高次のフィルタにおいても、原形

複素フィルタが (バタワース特性やチェビシェフ特性に代表される)対称回路の場合は、インダクタを含

む全ての並列枝に対して T型の虚ジャイレータを用いた変換を施すことで、始端回路と終端回路以外に

非接地虚数抵抗を含まないRiCRフィルタが得られる。なお、偶数次の (バタワース特性やチェビシェフ

特性に代表される)逆対称回路も、文献 [106]に基づき対称回路に変換することで、提案手法が応用可能

となる。
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図 6.12: 始端回路（Copyright(C)2019 IEEJ [94] Fig. 17)

R'S
C1

jR

 jR'1

図 6.13: 始端回路の変換 1（Copyright(C)2019 IEEJ [94] Fig. 18)

6.2.2 始端回路と終端回路の変換

虚ジャイレータを用いることで変換された図 6.11に示す回路は、始端回路と終端回路にのみ非接地の

虚数抵抗を含む構成となる。ここでは、始端回路と終端回路に対し等価変換を施すことで、非接地の虚

数抵抗を接地虚数抵抗に変換する手法を示す。

まず、図 4.5に示す抵抗器と虚数抵抗が直列に接続された回路のインピーダンスは、次式のように書

くことができる。

Zseries = R1 + jR2 (6.7)

次に、図 4.6に示す抵抗器と虚数抵抗が並列に接続された回路のインピーダンスは、次式のように書く

ことができる。

Zparallel =
1

G2
1 +G2

2

(G1 − jG2) (6.8)

式 (6.7)と式 (6.8)を比較することで、図 4.5に示す回路と図 4.6に示す回路は、次式を満たすとき等価変

換が可能であることがわかる。

G1 =
R1

R2
1 +R2

2

jG2 = j(
−R2

R2
1 +R2

2

)

 (6.9)

この直並列変換を図 6.11の始端回路を抜き出した図 6.12の破線 Aの回路に施すと、図 6.13に示す始

端回路を得ることができる。さらにテブナンの定理を施すことで、始端回路に含まれる虚数抵抗を接地
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図 6.14: 始端回路の変換 2（Copyright(C)2019 IEEJ [94] Fig. 19)
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図 6.15: 終端回路（Copyright(C)2019 IEEJ [94] Fig. 20)

した図 6.14に示す回路を得ることができる。ここで、図 6.14の回路の信号源を VIN とする。このとき、

始端回路の虚数抵抗を接地する前の図 6.13の回路の伝達関数を T (s)とし、接地した後の図 6.14の回路

の伝達関数を T ′(s)とすると、その関係は次式のようになる。

T ′(s) =
jR′

1

R′
S + jR′

1

T (s)

=
RS

RS − j(Rgy1 +R1)
T (s)

 (6.10)

次に、終端回路の変換について述べる。図 6.11の終端回路を図 6.15に示す。この回路の出力を V ′
OUT か

ら取り出すことを考える。このとき終端回路に流れ込む電流 ILは変化しないため、出力を VOUT から取

り出した場合の伝達関数を T ′(s)とし、出力を V ′
OUT から取り出した場合の伝達関数を T ′′(s)とすると、

次式の関係が得られる。

T ′′(s) =
RL + j(R3 +Rgy)

RL
T ′(s) (6.11)

さらに、図 6.15の破線 Bに示す回路に図 4.5から図 4.6への直並列変換を施すことで、終端回路は図

6.16のようになる。ここで、図 6.16の破線から右側を見込んだ入力インピーダンスZLは図 6.15のそれ

と一致しているため、ILも変化しない。従って、この終端回路の直並列変換は、伝達関数 T ′′(s)に影響

を与えない。以上の手順により、始端回路及び終端回路を変換することで得られた回路は図 6.17のよう

になる。

ここで、始端回路と終端回路の変換前後の振幅特性の関係を考える。原形複素フィルタが対称回路で
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図 6.16: 終端回路の変換（Copyright(C)2019 IEEJ [94] Fig. 21)
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図 6.17: 接地虚数抵抗を用いたRiCRフィルタ (n = 3)

あると仮定しているから、次式が成り立つ。

j(R1 +Rgy) = j(R3 +Rgy) (6.12)

さらに、対称回路ではRS = RLとなるので、s → jωとすると、次式が成り立つ。

|T ′′(jω)| =

∣∣∣∣ RS

RS − j(Rgy +R1)
· RL + j(R3 +Rgy)

RL
T (jω)

∣∣∣∣
=

RS

√
R2

L + (R3 +Rgy)2

RL

√
R2

S + (R1 +Rgy)2
|T (jω)|

= |T (jω)|

(6.13)

式 (6.13)から、始端回路と終端回路に対して回路の変換を施す前後で、フィルタの振幅特性は変化しな

いことがわかる。以上より、提案するRiCRフィルタはインダクタを含む原形複素フィルタ（偶数次の

場合は対称回路に変換した後に周波数変換を施した回路）と同じ振幅特性を有する。

6.2.3 計算機シミュレーション

設計例として次の仕様を満たす複素バンドパスフィルタを設計した。
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図 6.18: FS法で得られた無極RiCRフィルタの OTAを用いた実現 (n = 3)
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図 6.19: 提案する接地虚数抵抗を用いた無極RiCRフィルタの OTAを用いた実現 (n = 3)

3次チェビシェフ特性

通過域 9−11 rad/s

通過域リプル 1.0 dB

提案手法で得られたRiCRフィルタと従来手法 [81]で得られたRiCRフィルタの素子値を表 6.4に示す。

この表には、提案するRiCRフィルタと従来手法で得られたRiCRフィルタの素子値の広がり1も示して

いる。この表から、提案手法で得られたRiCRフィルタは従来手法で得られた回路よりも素子値の広が

りが小さいことがわかる。

OTAとキャパシタを用いて、FS法で得られた原形複素フィルタと、提案するRiCRフィルタ（本節で

は以下、提案回路）を実現すると、それぞれ図 6.18と図 6.19のようになる。なお、従来手法 [81]に基

づき得られたRiCRフィルタをOTAとキャパシタを用いて実現した回路（以下、従来回路）は、図 6.19

に含まれるOTA gm4の出力の正負を入れ替えた構造となる。ここで、提案回路の素子値は表 6.5のよう

になる。計算機シミュレーションの結果を図 6.20に示す。計算機シミュレーションは LTSPICE XVII R⃝

を用いて行い、OTAは全て理想電圧制御電流源で実現している。図 6.20から、従来回路の通過域内最

大利得は−78 dBであり、提案回路のそれは周波数変換で得られた原形複素フィルタと同じ−6.0 dBで

1OTAとキャパシタを用いて RiCRフィルタを実現する場合、抵抗器と虚数抵抗を OTAでシミュレートすることになる。
このため、本論文では素子値の広がりについて |Rmax|/|Rmin|と |gmmax|/|gmmin|で比較を行った。
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図 6.20: 接地虚数抵抗を用いたRiCRフィルタのシミュレーション結果

あった。また、表 6.4から、提案回路の素子値の広がりは、従来回路と比較して非常に小さいことがわ

かる。また、提案回路と従来回路の最小イメージ抑圧比は等しく 82 dBであった。4相複素フィルタと

して図 6.10に示す回路を実現する際、必要となる素子数を表 6.6に示す。この表から、提案手法で得ら

れた RiCRフィルタは従来回路 [81]と同様に、FS法 [28]で得られた回路よりも少ない素子で実現でき

ることがわかる。

提案回路と FS法で得られた回路の素子感度の計算結果を図 6.21に示す。なお、文献 [81]に基づき得

られた従来回路は素子値の広がりが極めて大きく、素子感度の計算が困難であったため、素子感度の比

較対象は、広く用いられている FS法を用いて設計した複素フィルタとした。この図から、提案回路の通

過域内における素子感度は、FS法で得られた複素フィルタのそれよりも低いことがわかる。
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図 6.21: 接地虚数抵抗を用いたRiCRフィルタの素子感度

表 6.4: 接地虚数抵抗を用いたRiCRフィルタの素子値

Proposed Ref. [81]
Element Value Value

R′
S 1 1

jR′
1 4.991×10−2j 4.966×10−2j

jR′
2 5.000×10−4j 2.487×10−4j

jR′
3 5.000×10−4j 1.239×10−6j

jR′
4 4.991×10−2j -1.239×10−6j

R′
L 1 6.124×10−8

C1 2.009 2.029
C ′
2 101.0 404.2

C3 2.009 81710
|Rmax|/|Rmin| 2.000×103 1.633×107

Cmax/Cmin 50.27 4.027×104
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表 6.5: OTAで実現された接地虚数抵抗を用いたRiCRフィルタの素子値

Proposed Ref. [81]
Element Value Value
gmS 1 1
gm1 20.04 20.14
gm2 2.000×103 4.021×103

gm3 2.000×103 8.071×105

gm4 20.04 8.071×105

gmL 1 1.633×107

C1 4.018 4.058
C2 202 808.4
C3 4.018 1.634×105

|gmmax|/|gmmin| 2.000×103 1.633×107

Cmax/Cmin 50.27 4.027×104

表 6.6: 接地虚数抵抗を用いたRiCRフィルタの実現に必要となる素子の数（4相）

Proposed ,Ref.[81] FS
OTA C OTA C

3rd-order 14 12 20 6
5th-order 18 20 32 10

(2k+1)th-order 4k + 10 8k + 4 12k + 8 4k + 2
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6.3 まとめ

本章では、少数の OTAを用いて無極複素フィルタを構成する手法について述べた。

第１節では、まず虚数抵抗で構成された虚ジャイレータを用いることで、任意の回路をRiCRフィルタ

に変換できることを示した。次に、インダクタを虚ジャイレータとキャパシタで構成する場合に、虚数抵

抗を削減する条件を示した。提案手法で得られた無極複素フィルタは従来の複素フィルタよりも少数の

能動素子で実現が可能である。第１節の最後に３次の無極複素フィルタを設計し、理論の妥当性を計算

機シミュレーションにより確認した。また、素子感度の計算結果から、提案手法で得られたRiCRフィル

タは、OTAとキャパシタで実現した場合に、FS法で得られた原形複素フィルタよりも素子感度が低く

なることを示した。

第２節では、まず T型の虚ジャイレータと虚数抵抗及びキャパシタで構成された回路でインダクタと

虚数抵抗が等価的に実現できることを示した。さらに、非接地虚数抵抗を削減する条件を示した。次に、

虚ジャイレータで変換した回路の始端回路と終端回路に含まれる非接地虚数抵抗を接地する手法を提案

した。提案手法で得られるRiCRフィルタは従来手法で得られる回路と同じ回路構造であり、4相複素

フィルタを少数の OTAで構成できる。さらに、提案する RiCRフィルタは、従来手法の課題であった

通過域利得の問題を解決しており、複素ハイパス特性と複素バンドパス特性の両方を実現可能である。

第２節の最後に３次無極RiCRフィルタを設計し、理論の妥当性を計算機シミュレーションにより確認

した。

今後の課題として、実現したフィルタの周波数特性にOTAの寄生素子が及ぼす影響の解析や、実験に

よる提案手法の有効性の確認などがあげられる。
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第7章 回路の変換を用いた有極RiCRフィルタの構成

第 6章第１節にて提案した虚ジャイレータを用いた回路の変換は、有極複素フィルタの構成にも応用

が可能である。しかしながら、ELHT法を用いて得られた有極原形複素フィルタの並列枝に含まれるイ

ンダクタを虚ジャイレータを用いて変換すると、変換後の回路はキャパシタのほか非接地虚数抵抗を含

む。この章では、有極複素フィルタの実現に必要となる素子をさらに削減するため、新たな回路の変換

を提案する。本章で提案する手法で得られた有極RiCRフィルタは、（始端回路と終端回路を除く）各並

列枝に 2つのキャパシタと 2つの接地虚数抵抗を含む構成となる。

まず第１節にて、第６章第１節の虚ジャイレータを用いて有極RiCRフィルタが得られることを示す。

この手法で得られた回路は、各並列枝に非接地虚数抵抗を含む構成となる。

次に第２節にて、非接地虚数抵抗がより少ない有極RiCRフィルタを得るための、新たな回路の等価

変換を提案する。提案手法の有効性を、計算機シミュレーション及び素子数の比較により確認している。

7.1 虚ジャイレータを用いて得られた有極RiCRフィルタ

まず、有極原形実フィルタに ELHT法 (ωs = 0)を施すことで得られた原形複素フィルタを図 7.1に示

す。この図から、ELHT法で得られた有極原形複素フィルタは、並列枝にインダクタを含む構成である

ことがわかる。図 7.1のインダクタとそれに並列接続された虚数抵抗を抜き出した回路を図 7.2に示す。

この図において、インダクタとそれに並列接続された虚数抵抗は片側が接地している。この回路に対し、

第 6章第１節にて提案した手法を応用すると、図 7.3に示す回路が得られる。この図において、破線で

示す回路が虚ジャイレータである。図 7.3の素子値 jR′
2と C ′

2は次式のようになる。

jR′
2 = jG2R

2

C ′
2 = L2/R

2

 (7.1)

さらに、虚ジャイレータを構成する虚数抵抗の素子値 jRを次式で決定することにより、非接地虚数抵

抗を１つ削減することができる。

jR+ jR′
2 = 0 (7.2)
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図 7.1: ELHT法で得られた有極原形複素フィルタ (n = 3)

jGL2 jG2

図 7.2: インダクタと虚数抵抗で構成された回路

虚ジャイレータを用いてインダクタを除去することで得られた有極 RiCRフィルタを図 7.4に示す。こ

の図において、虚ジャイレータを構成する虚数抵抗の素子値は式（7.2）を満たし、jR′′
2 = jR2 + jRで

ある。以上のように、第 6章第１節にて提案した手法を応用することで、有極複素フィルタからもイン

ダクタを除去できることがわかる。しかしながら、この変換で得られた有極RiCRフィルタの各並列枝

には、非接地虚数抵抗が 1つ以上含まれる。

次節にて、並列枝に含まれる非接地虚数抵抗を削減した新たな回路の変換を提案する。次節で提案す

る手法を用いて得られた有極RiCRフィルタは、４相の複素フィルタをOTAで実現する場合に、従来の

有極複素フィルタよりも少数の能動素子で実現することができる。
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図 7.3: 虚ジャイレータを用いて変換したキャパシタと虚数抵抗で構成された回路
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図 7.4: 虚ジャイレータを用いて得られる有極RiCRフィルタ (n = 3)
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7.2 回路の変換を用いた有極RiCRフィルタの構成

7.2.1 提案するインダクタを含む回路の変換

まず、図 7.1に含まれるインダクタ、キャパシタ、及び 2つの虚数抵抗で構成された回路を図 7.5に示

す。この回路のインピーダンスは次式で表すことができる。

Z1 =

s2CL

(
R1

R2
+ 1

)
+ js

(
CR1 −

L

R2

)
+ 1

−js2
(
CL

R2

)
+ sC

(7.3)

次に、2つのキャパシタと 2つの虚数抵抗で構成された回路を図 7.6に示す。この回路のインピーダンス

は次式で表すことができる。

Z2 =
−s2CaCbRaRb + js(CaRa + CbRb) + 1

js2CaCb(Ra +Rb) + s(Ca + Cb)
(7.4)

式 (7.3)と式 (7.4)を比較することで次式が得られる。

CL

(
R1

R2
+ 1

)
= −CaCbRaRb

CR1 −
L

R2
= CaRa + CbRb

−CL

R2
= CaCb(Ra +Rb)

C = CaCb


(7.5)

1
jR

C

jR

L jR
2jR

図 7.5: インダクタ、キャパシタ及び虚数抵抗で構成された回路（Copyright(C)2020 IEICE [96] Fig. 3)
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上式を図 7.6の各素子値について解くことで次式が得られる。

Ca =
C

2

1∓

L

R2
+ CR1√(

CR1 +
L

R2

)2

+ 4LC



Cb =
C

2

1±

L

R2
+ CR1√(

CR1 +
L

R2

)2

+ 4LC



jRa = j

2(R1 +R2)

√(
CR1 +

L

R2

)2

+ 4LC
√(

CR1 +
L

R2

)2

+ 4LC

∓
(

L

R2
+ C(R1 + 2R2)

)


jRb = j

2(R1 +R2)

√(
CR1 +

L

R2

)2

+ 4LC
√(

CR1 +
L

R2

)2

+ 4LC

±
(

L

R2
+ C(R1 + 2R2)

)




(7.6)

式 (7.6)において、複号同順である。以上より、インダクタ、キャパシタ、及び虚数抵抗で構成された図

7.5の回路は、インダクタを含まない図 7.6の回路と等価であることがわかる。この変換を、図 7.1に示

す ELHT法で得られた有極複素フィルタの並列枝に施し、始端回路と終端回路に対し、第６章第２節と

同様に直並列変換とテブナンの定理を応用して非接地虚数抵抗を接地することで、図 7.7に示す RiCR

フィルタが得られる。なお、5次以上のフィルタを構成する場合、始端回路と終端回路を除く各直列枝

には、非接地虚数抵抗が 1つ含まれることに注意を要する。

jR

C

jR jR

C

jR

a

a b

b

図 7.6: キャパシタと虚数抵抗で構成された回路（Copyright(C)2020 IEICE [96] Fig. 4)

75



7.2.2 等価変換により得られる回路が負性キャパシタを含まない条件

原形フィルタに負性キャパシタが含まれる場合、実現に必要となる能動素子や周辺素子が増加する。こ

こでは、提案手法で変換後の回路に負性キャパシタが含まれない条件を示す。式 (7.6)において、Ca > 0

かつ Cb > 0となる条件は、次式のようになる。∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
L

R2
+ CR1√(

CR1 +
L

R2

)2

+ 4LC

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
≦ 1 (7.7)

式 (7.7)を整理することで、次式が得られる。

∣∣∣∣ LR2
+ CR1

∣∣∣∣ ≦
∣∣∣∣∣∣
√(

CR1 +
L

R2

)2

+ 4LC

∣∣∣∣∣∣ (7.8)

次に式 (7.8)の両辺を二乗することで、次式が得られる。

(
CR1 +

L

R2

)2

≦

√(CR1 +
L

R2

)2

+ 4LC

2

0 ≦ 4LC

(7.9)

以上より、原形複素フィルタの並列枝に含まれるキャパシタとインダクタが両方正（つまりC > 0かつ

L > 0）である場合、変換後の回路に含まれる 2つのキャパシタは、いずれも正（つまり Ca > 0かつ

Cb > 0）となる。通常、有極原形実フィルタの素子値は全て正であるから、この実フィルタに対し ELHT

法を施して得られた有極原形複素フィルタも、負性インダクタや負性キャパシタを含まない。このため、

提案する回路の変換を用いて得られるRiCRフィルタは、負性キャパシタを含まない。

7.2.3 計算機シミュレーション

設計例として次の仕様を満たす複素バンドパスフィルタを設計した。

3次連立チェビシェフ特性

通過域 9−11 rad/s

通過域リプル 1.25 dB

最小減衰量 40.5 dB

提案する有極RiCRフィルタと従来の有極RiCRフィルタ [73]をそれぞれ図 7.7と図 7.8に示す。ここで、
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図 7.7: 提案する有極RiCRフィルタ (n = 3)
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図 7.8: 従来の有極RiCRフィルタ (n = 3)

提案する RiCRフィルタの素子値は表 7.1のようになる。OTAとキャパシタを用いて、提案する RiCR

フィルタと従来のRiCRフィルタを 4相の複素フィルタとして実現すると、それぞれ図 7.9と図 7.10の

ようになる。以降、図 7.9と図 7.10をそれぞれ提案回路と従来回路と呼ぶ。提案回路の素子値は表 7.2

のようになる。

LTSPICE XVII R⃝を用いて計算機シミュレーションを行った。ここで、OTAは全て理想電圧制御電流

源で実現している。計算機シミュレーションの結果を図 7.11に示す。この図には、比較対象として従来

回路 [73]のシミュレーション結果を示している。なお、従来回路の周波数特性は、FS法で得られたイン

ダクタを含む回路と同じである。図 7.11から、提案回路は、従来回路と比較し正の周波数で緩慢、負の

周波数で急峻な特性を持つことがわかる。4相複素フィルタにおいて、提案回路と従来回路を実現した

場合に必要となる素子数を表 7.3に示す。この表から、提案回路は従来回路よりも少数のOTAで実現で

きることがわかる。提案回路、従来回路、及び FS法で得られた回路の素子感度の計算結果を図 7.12に

示す。この図から、提案回路の通過域内における素子感度は従来回路と同程度であることがわかる。
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図 7.9: 提案する有極RiCRフィルタの OTAを用いた実現 (n = 3)
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図 7.10: 従来手法で得られた有極RiCRフィルタの OTAを用いた実現 (n = 3)

図 7.11: 有極RiCRフィルタのシミュレーション結果
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図 7.12: 有極RiCRフィルタの素子感度

表 7.1: 有極RiCRフィルタの素子値

Element Value Element Value Element Value
RS 1 RL 1 jR1 0.04807j

jR2a 0.005366j jR2b 0.009334j jR3 0.04807j

C1 2.106 C2a 13.74 C2b 13.74
C3 2.106

表 7.2: OTAで実現された有極RiCRフィルタの素子値

Element Value Element Value Element Value
gmI 1 gms 1 gm1 20.80

gm21 186.4 gm22 107.1 gm3 20.80
gmL 1 C1 4.212 C21 13.74
C22 13.74 C3 4.212

表 7.3: 有極RiCRフィルタの構成に必要となる素子の数（4相）

Proposed Conventional [73] FS
OTA C OTA C OTA C

3rd-order 14 12 18 12 24 10
5th-order 22 20 28 22 40 18

(2k+1)th-order 8k + 6 8k + 4 10k + 8 10k + 2 16k + 8 8k + 2
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7.3 まとめ

本章では、少数の OTAで実現可能な有極RiCRフィルタを構成する手法について述べた。

第１節では、第６章第１節の手法を用いることで、ELHT法で得られた原形複素フィルタを有極RiCR

フィルタに変換できることを示した。得られた有極RiCRフィルタは、並列枝に１つ以上の非接地虚数

抵抗を含む構成となる。

第２節では、非接地虚数抵抗がより少ない RiCRフィルタを得るための回路の等価変換を提案した。

提案する回路の変換を用いることで、インダクタ、キャパシタ、及び２つの虚数抵抗で構成された回路

を２つのキャパシタと、２つの接地虚数抵抗に変換することができる。この手法で得られた有極 RiCR

フィルタは、従来の有極RiCRフィルタよりも少数の非接地虚数抵抗で構成されているため、４相の複

素フィルタをOTAを用いて実現する場合に、より少数の能動素子で実現できるという利点を持つ。第２

節の最後に３次有極RiCRフィルタを設計し、提案手法の有効性を計算機シミュレーションにより確認

した。

今後の課題として、実現したフィルタの周波数特性にOTAの寄生素子が及ぼす影響の解析や、実験に

よる提案手法の有効性の確認などがあげられる。
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第8章 結論

本研究の目的は、複素フィルタを省電力化することであった。省電力化の評価を複素フィルタを実現

する際に必要となる能動素子の数で行うものとし、第２章で少数の能動素子で複素フィルタを構成する

ためには、原形複素フィルタに含まれるインダクタと非接地虚数抵抗の削減が有効であることを述べた。

第３章において、通過域で平坦な特性を持つ複素伝達関数の設計法を提案した。RiCRフィルタを構

成する際に必要となる特性関数の設計において、従来手法では関数補間法の初期値が課題となっていた。

これに対し、提案手法を用いた場合は、代入計算のみで所望の特性関数を導出できる。また、提案手法

で得られた複素伝達関数の負の周波数における最小減衰量も代入計算のみで容易に求めることができる。

しかしながら、この手法では通過域で波状の特性をもつフィルタや、群遅延が平坦なフィルタを設計す

ることが困難であった。

第４章において、第３章の課題を解決するには、周波数変換に基づき得られた原形複素フィルタに対

し、回路の変換を行いRiCRフィルタへと変換することが有効であると考え、回路の変換に関する予備

的検討を行った。既存のインピーダンス反転器の制約や課題について整理し、既存のインピーダンス反

転器を拡張した新たなインピーダンス反転器を提案した。提案したインピーダンス反転器は既存のイン

ピーダンス反転器である NIIと虚ジャイレータを包括し、これまで等価回路が明らかとされていなかっ

た FLDRや FLDGも表現可能であるという特長を持つ。

第５章と第６章では、第４章の検討結果を踏まえて、それぞれ少数の演算増幅器、少数の OTAを用

いて複素フィルタを実現する具体的な手法を検討した。まず第５章において、NIIを用いて無極原形複

素フィルタに含まれるインダクタを変換し、少数の能動素子で実現する手法を提案した。また、能動素

子の削減法を発展させ、有極複素フィルタを少数の能動素子で実現できることを示した。次に第６章に

おいて、虚数抵抗で構成された虚ジャイレータを用いてRiCRフィルタを構成する手法を提案した。こ

の手法を用いることで、任意の回路に含まれるインダクタをキャパシタと虚数抵抗で構成された回路に

変換できる。さらに、T型の虚ジャイレータを活用することで、接地虚数抵抗のみで構成された RiCR

フィルタが得られることを示した。提案手法で得られた RiCRフィルタは、従来手法で得られた RiCR

フィルタと同じ構成であるが、通過域利得の問題を解決しており、素子値の広がりが小さいという利点

を持つ。

第７章において、有極RiCRフィルタの構成法を検討した。まず、第６章の手法を周波数変換を用い
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て設計した有極原形複素フィルタに応用し、有極RiCRフィルタが得られることを確認した。次に、非

接地虚数抵抗をさらに削減した有極RiCRフィルタを得るための新たな回路の変換を提案した。提案手

法で得られた有極RiCRフィルタは、従来の有極RiCRフィルタよりも少数の非接地虚数抵抗で構成さ

れているため、４相複素フィルタを実現する場合、より少数の OTAで実現が可能である。

以上のように第５章、第６章、及び第７章において少数の演算増幅器、または少数のOTAで複素フィ

ルタを構成する手法を明らかにしたことで、複素フィルタを省電力化することができたといえる。加え

て、第３章においてRiCRフィルタの構成に必要となる複素伝達関数の設計を簡単化したこと、及び第

４章においてインピーダンス反転器の変換比を複素数に拡張して FLDRや FLDGの等価回路を明らかに

したことも、本研究の成果であるといえる。

なお、本論文の第５章第２節、第６章第１節、及び第７章で提案した手法で得られたフィルタの位相

特性は、原形実フィルタに対して周波数変換を施し得られた原形複素フィルタと等しくなる。また、第

５章第１節で提案した手法で得られた 2k+1次のフィルタの位相特性は、kが偶数の場合、原形複素フィ

ルタと等しくなるが、kが奇数の場合は、回路の変換により生じた巻き数比が 1 : −1の理想トランスに

より、原形複素フィルタの位相特性に対し、全周波数で 180◦反転したものとなる。加えて、第６章第２

節で提案したRiCRフィルタの位相特性は、回路の変換を施す前の原形複素フィルタの位相特性を全周

波数で一様にシフトしたものとなる。

今後の課題として、通過域で等リプル特性を持つ複素伝達関数を解析的に設計すること（第３章）、複

素インピーダンス反転器を積極的に活用して原形複素フィルタを構成すること（第４章）、演算増幅器の

有限 GB積の影響を補償する手法を検討することと素子感度の低減（第５章）、OTAの寄生素子が原形

複素フィルタを実現した際に及ぼす影響を明らかにすること（第６章・第７章）、提案した原形複素フィ

ルタをMOSトランジスタ、キャパシタ（及び抵抗器）を用いて集積回路上に実装し、その特性を明らか

にすること（第５章・第６章・第７章）などがあげられる。
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