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概要 

近年のデジタル無線通信で重要な技術である直交変復調とその解析方法を紹介する。変復調をフーリエ

変換に基づく単純な数式のみでモデル化し、ふるまいの図解を試みる。また RC polyphase filter やヒルベ

ルト変換を導入し、直交変復調との関係を考察する。応用例として、特に広帯域通信で問題となる IQ

インバランスのモデルを示し、評価時の入力波形と応答の解析方法を紹介する。 

 

 

 

図 RC polyphase filter          図 IQインバランスによるイメージ発生 

 

 

Abstract 

The analysis techniques of the quadrature modulation-demodulation for digital wireless communications are 

presented. Based on Fourier transform, it is modeled by simple mathematics and illustrated the behavior. Then, by 

introducing the RC polyphase filter and the Hilbert transform, the relationship between them and the quadrature 

modulation-demodulation is considered. Finally, as an example of the application, the behavior of the modulator 

with IQ imbalances which is one of significant problem in the wide-band wireless communications is shown, and 

it leads to how to decide the stimuli and analyze the responses from the circuit under test. 
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1. はじめに 

近年のデジタル無線通信において、重要な基本技

術の一つが直交変復調である。直交変調では、位相

が 90度異なる 2つの搬送波を用いることにより、複

素信号を実数信号として送信する。したがって、二

次元の複素座標へマッピングできる各種のデジタル

変調の送受信を行うことができる。図 1にデジタル

変調の例を示す。振幅変調(Amplitude Shift Keying : 

ASK)、周波数変調(Frequency Shift Keying : FSK)、位

相変調(Phase Shift Keying : PSK)は、送信情報をそれ

ぞれ振幅、周波数、位相情報へ変換して送信し、直

交振幅変調(Quadrature Amplitude Modulation : QAM)

では、振幅と位相を組み合せることにより、多ビッ

ト(図は 4ビット)をまとめて送信する。 

 

図 1 デジタル変調 

 

これらの信号をまとめて数式で表現すると、 

𝑠(𝑡) = 𝐴𝑘 cos(2𝜋(𝑓𝑐 + 𝑓𝑘)𝑡 + 𝜃𝑘 + ∅0) (1) 

のように表すことができる。k の添え字がついている

変数が変調信号を示し、𝑓𝑐と∅0は、搬送波周波数と

初期位相を示す。この式は、三角関数の公式により、 

𝑠(𝑡) = 𝐼(𝑡) cos(2𝜋𝑓𝑐𝑡 + ∅0) 

                      −𝑄(𝑡) sin(2𝜋𝑓𝑐𝑡 + ∅0) 
(2) 

の形に変形でき、図 2のようなブロック図で表わす

ことができる。これが直交変調であり、この様な形

で様々な変調方式に対応できる。図の左側から入力

している I(t)、Q(t)が基底帯域(ベースバンド)信号で

あり、それぞれ同相成分 (In-phase)、直交成分

(Quadrature phase)に由来して、I信号、Q信号と呼ば

れることが多い。これを複素表現で表わすと、 

𝑠(𝑡) = 𝑅𝑒{(𝐼(𝑡) + 𝑗𝑄(𝑡)) ∙ 𝑒𝑗(2𝜋𝑓𝑐𝑡+∅0)} (3) 

と書くことができる。ここで、𝑅𝑒{∙}は、実数成分を

取り出すことを表し、信号が実数であることを明示

する。この処理は、複素信号 Zに対して 

𝑅𝑒{𝑍} =
𝑍 + 𝑍∗

2
 (4) 

という計算をしていることになる。ここで、𝑍∗は Z

の複素共役を表す。このことは、後程、I/Q 経路のイ

ンバランスにより発生するイメージ成分やヒルベル

ト変換を考える時に役立つ。 

このように直交変復調を複素信号の観点からモデ

ル化することにより、そのふるまいが理解し易くな

る場合がある。 

本稿では、第 2 章で基本的な数学、フーリエ変換

をまとめ、第 3 章で直交変復調のふるまいの説明と

図解を試みる。第 4 章で複素信号処理と関係の深い

ヒルベルト変換や、そのアナログ近似である RC 

polyphase filter を紹介する。第 5 章では、近年の広帯

域化により無視できなくなってきた周波数依存性 IQ

インバランスの測定への応用例を紹介する。 

 

  

図 2 直交変調ブロック図 

 

2. 数学的準備 

変復調の解析で役立つオイラーの公式と複素正弦

波、フーリエ変換について、まとめる。  

2.1. オイラーの公式と複素正弦波信号 

以下にオイラーの公式を示す。 

𝑒𝑗𝜃 = cos(𝜃) + 𝑗  sin(𝜃) (5) 

ここで、 𝑗は虚数単位、𝜃は複素座標における偏角を

示す。これを変調信号へ適用するため、偏角θが一定

の角速度𝜔0で動くとする。つまり、𝜃を±𝜔0𝑡に置き

換えると、 

𝑒±𝑗𝜔0𝑡 = cos(𝜔0𝑡) ± 𝑗  sin(𝜔0𝑡) (6) 

と表される。図 3 のように、𝑒±𝑗𝜔0𝑡は単位円上での

回転を表す。このような信号を複素正弦波信号と呼

ぶ。また、(6)式から、次の様に、実数成分と虚数成

分が導かれる。 

cos(𝜔0𝑡) =
𝑒𝑗𝜔0𝑡 + 𝑒−𝑗𝜔0𝑡

2
 (7) 

𝑗 sin(𝜔0𝑡) =
𝑒𝑗𝜔0𝑡 − 𝑒−𝑗𝜔0𝑡

2
 (8) 

これらの波形は、角周波数±𝜔0の複素正弦波から成



 

 

り、言い換えると、正負の周波数成分を持つことを

示している。上式を図示すると、図 4 のように描け

る。cos波形の合成ベクトルは、実数軸上を動き、 𝑗 sin

波形の合成ベクトルは、虚数軸上を動くことが分か

る。このことは一般の信号へ拡張でき、実信号は、

基本的に正負の周波数成分を持ち、それらは共役の

関係になっている。直交変復調では、このことが重

要な意味を持ち、また直交変調器のインバランスに

より発生するイメージの発生を説明するものである。 

 

 

図 3 複素正弦波信号の軌跡 

 

 

図 4 正弦波信号ベクトル 

 

2.2. フーリエ変換とその性質 

次にフーリエ変換の性質をまとめる[1][2]。まず、

時間軸波形𝑥(𝑡)のフーリエ変換を𝑋(𝑓)とすると、 

𝑋(𝑓) = ∫ 𝑥(𝑡)𝑒−𝑗2𝜋𝑓𝑡𝑑𝑡
∞

−∞

 (9) 

と表すことができる。ここで、𝑥(𝑡)の共役を𝑥∗(𝑡)と

すると、そのフーリエ変換は、𝑋∗(−𝑓)となる。つま

り、下記の性質がある。 

𝑥(𝑡) ↔ 𝑋(𝑓) 
(10) 

𝑥∗(𝑡) ↔ 𝑋∗(−𝑓) 

表 1 に本稿で使用する関数のフーリエ変換と性質を

まとめる。 

 

表 1 フーリエ変換と性質 

複素正弦波のフーリエ変換 

𝑒𝑗2𝜋𝑓0𝑡 ↔ 𝛿(𝑓 − 𝑓0) 

cos関数のフーリエ変換 

cos(2𝜋𝑓0𝑡) ↔
1

2
(𝛿(𝑓 + 𝑓0) + 𝛿(𝑓 − 𝑓0)) 

sin関数のフーリエ変換 

sin(2𝜋𝑓0𝑡) ↔
𝑗

2
(𝛿(𝑓 + 𝑓0) − 𝛿(𝑓 − 𝑓0)) 

畳み込み定理 

𝑥(𝑡) ∙ 𝑦(𝑡) ↔ 𝑋(𝑓) ∗ 𝑌(𝑓) 

𝑥(𝑡) ∗ 𝑦(𝑡) ↔ 𝑋(𝑓) ∙ 𝑌(𝑓) 

(∗は畳み込み積分を表す) 

 

ここで𝛿は、デルタ関数を表し、次の様に定義される。 

∫ 𝛿(𝑡)𝑥(𝑡)𝑑𝑡
∞

−∞

= 𝑥(0) (11) 

ここで、𝑥(𝑡)は任意の連続関数である。また、次の

性質も知られている[1][2]。 

𝛿(𝑓 − 𝑓0) ∗ 𝑆(𝑓) = 𝑆(𝑓 − 𝑓0) (12) 

以上の性質を利用して、直交変復調のモデル化と解

析を行う。 

 

3. 直交変復調 

3.1. 直交変調 

まず、図 5 (a)ような振幅変調を数式で表わすと、 

𝑠(𝑡) = 𝐼(𝑡) cos(2𝜋𝑓𝑐𝑡) (13) 

と書くことができる。ここで、𝑠(𝑡)、𝐼(𝑡)のフーリエ

変換を𝑆(𝑓)、𝑆𝐼(𝑓)とすると、畳み込み定理により 

𝑆(𝑓) = 𝑆𝐼(𝑓) ∗ (
1

2
𝛿(𝑓 + 𝑓𝑐) +

1

2
𝛿(𝑓 − 𝑓𝑐)) (14) 

のように、デルタ関数との畳み込み積分の形で表わ

される。よって、(12)式より、 

𝑆(𝑓) =
1

2
𝑆𝐼(𝑓 + 𝑓𝑐) +

1

2
𝑆𝐼(𝑓 − 𝑓𝑐) (15) 

となり、周波数シフトしていることが分かる。これ

を図示したものが、図 5 (b)である。左側のベースバ

ンドスペクトラムが、キャリヤ周波数𝑓𝑐にシフトして

いることが分かる。このように、デルタ関数で表わ

される搬送波とベースバンドスペクトラムの畳み込



 

 

み積分の作図は、ベースバンドの DC の位置を、デ

ルタ関数の位置±𝑓𝑐にシフトし、振幅を 1/2にすれば

よい。 

 

(a) 振幅変調 

 

(b) 振幅変調による周波数シフト 

図 5 振幅変調とスペクトラム 

 

次にこれを直交変調へ適用する。簡単のため、(3)

式において、∅0 = 0 とし、 

𝑠(𝑡) = 𝑅𝑒{(𝐼(𝑡) + 𝑗𝑄(𝑡)) ∙ 𝑒𝑗(2𝜋𝑓𝑐𝑡)} (16) 

と表す。ここで、𝐼(𝑡) + 𝑗𝑄(𝑡) のフーリエ変換を𝐻(𝑓)

とする。一般に、複素信号のスペクトラムは、図 6(i)

のように、DC に対して非対称である。表 1 から、

搬送波𝑒𝑗(2𝜋𝑓𝑐𝑡)のスペクトラムはデルタ関数になる

ので、搬送波を掛けた結果、図 6(ii)のように周波数

シフトされる。このスペクトラムは、依然、DCに対

して非対称であり、複素信号のスペクトラムである。

最後に、(16)式における𝑅𝑒{∙}の処理により、実数信

号にする。これは、(4)式のように、共役の成分を加

え、1/2 にすればよい。(10)式により、共役の成分を

図に加えると、図 6(iii)の様に、DC 対称の位置にス

ペクトラムが現れることになる。 

このように、直交変調により𝐼(𝑡) + 𝑗𝑄(𝑡)という複

素信号を実数信号として送信することが可能となる。 

 

3.2. 直交復調 

同様にして、直交復調のふるまいを考える。図 7

に直交復調のブロック図を示す。簡単のため、搬送

波の初期位相を 0 とした。直交復調は、次式のよう

に書くことができる。 

𝐼(𝑡) = 𝐿𝑃𝐹{𝑠(𝑡) cos(2𝜋𝑓𝑐𝑡)} 
𝑗�̃�(𝑡) = 𝐿𝑃𝐹{𝑠(𝑡)(−𝑗 sin(2𝜋𝑓𝑐𝑡))} 

(17) 

 

図 6 直交変調によるスペクトラムの変化 

 

 

図 7 直交復調器ブロック図 

 

ここで、復調器の出力の実数成分を𝐼(𝑡)、虚数成分を

�̃�(𝑡)とし、便宜上、虚数 𝑗 を付加して表した。𝐿𝑃𝐹{∙}

は、ローパスフィルター(LPF)によるフィルタリング

を示す。図 8に、復調時のスペクトラムのふるまい

を示す。(a)は、cos(2𝜋𝑓𝑐𝑡)との乗算であり、周波数軸

上では、デルタ関数との畳み込み積分となる。その

ため、図の点線の様に、DC成分がデルタ関数の位置

に来る様、スペクトラムをシフトすればよい。この

時、ベースバンドに変調波形がシフトすると同時に、

キャリヤの 2 倍の周波数へもスペクトラムが現れる

ことが分かる。LPF によって、この成分を抑圧し、

ベースバンドスペクトラムを取り出す。また、+𝑓𝑐と

−𝑓𝑐の2つの周波数により、周波数シフトされるため、

正負のベースバンド波形が重なり合う。次に、

−𝑗 sin(2𝜋𝑓𝑐𝑡)との乗算を(b)に示した。虚数側の出力

では、負側のベースバンドスペクトラムが反転する。

したがって、(a), (b)を𝐼(𝑡) + 𝑗�̃�(𝑡)の形で合成するこ



 

 

とにより、負側のスペクトラムがキャンセルされ、

(c)のように、送信したベースバンドスペクトラムを

取り出せることとなる。 

 
(a) 直交復調による実数成分 

 

(b) 直交復調による虚数成分 

 

(c) 合成したスペクトラム 

図 8 復調スペクトラム 

 

3.3. 直交変復調と IQ インバランス 

直交変復調では、cos/sin というお互いに直交した

搬送波を用いることで、実数信号の負の周波数成分

をキャンセルし、複素信号の送受信を行っている。

そのため、搬送波に直交誤差があると、キャンセル

が不完全となり、不要なイメージ成分が発生する。

例えば、復調器出力では、図 9のように、ベースバ

ンドへ重なっている負の成分がキャンセルされず、

残ってしまう。この場合、Single Side Band (SSB) の

シングルトーンを送信すると、図 10 のように、DC

対称の周波数にイメージ成分が発生する。変調器出

力を観測した場合には、搬送波について対称の位置

へイメージ成分が発生する。 

このようなイメージ成分は、I 信号経路と Q 信号

経路の特性ミスマッチによっても生じる。I信号と Q

信号の直交性が崩れてしまうためである。つまり、

IQ インバランスの原因としては、I 経路と Q 経路間

の特性ミスマッチとキャリヤ位相誤差の両方が考え

られ、一見同じようにイメージ成分が発生する。し

かし、周波数特性にはそれぞれ特徴があり、分離し

て同定することができる。詳細については後述する。 

 

図 9 イメージ成分発生原理 

 

図 10 SSB波形送信時のイメージ成分 

 

4. RC polyphase filter とヒルベルト変換 

4.1. IF受信機構成とイメージ成分 

これまで、RF信号をダイレクトにベースバンドへ

変換する、いわゆる direct conversion 方式を用いて、

直交変復調について記述した。一方、特に狭帯域の

無線通信では、1/fノイズ等の影響を低減するために、

図 11 のような、スーパーヘテロダイン方式を利用し

て中間周波数(IF : Intermediate Frequency)へ変換し、

復調を行う場合もある[4][5]。この時、キャリヤ周波

数𝑓𝑐から少しずらした周波数𝑓′を掛けるため、それら

の差の周波数へ周波数変換される。このような場合、

送信チャネル付近に不要な信号が存在すると、妨害

波となる場合がある。 

 

図 11 スーパーヘテロダイン方式 

 

図 12 に IF 周波数へ変換した時のスペクトラムを示

す。作図するには、RF信号の DCが、搬送波周波数

のデルタ関数の所へ来るように、スペクトラムをシ

フトすればよい。図では、搬送波の 2 倍の周波数成



 

 

分は省略した。図中に点線で示した負の周波数成分

𝐻∗(−𝑓) における undesired が、イメージ成分として

desiredへ重畳してしまい、通信品質を劣化させる。 

 

図 12 IF信号と妨害波 

 

4.2. ヒルベルト変換とイメージ除去 

IF 周波数を用いた受信機構成において、信号スペ

クトラムに負の周波数成分𝐻∗(−𝑓)が無く、また正の

周波数のみ通過し、負の周波数を抑圧するようなフ

ィルタをかけることが出来れば、妨害波を抑圧する

ことができる。 

まず、負の周波数成分は、直交復調によってキャ

ンセルできる。また、正の周波数を通過し、負の周

波数成分を抑圧するようなフィルタは、ヒルベルト

フィルタとして知られている[1][3]。 

ヒルベルトフィルタは、図 13のように、ディジタ

ルフィルタで構成されることが多く、実数出力𝑟(𝑛)

に対して、𝜋 2⁄ だけ位相シフトした虚数成分�̂�(𝑛)を出

力する。図の実数信号経路は、フィルタの群遅延分

の時間シフトを示しており、𝑟(𝑛)は、入力信号s(𝑛)の

時間シフト波形である。ここで、フィルタタップ数

を N とした。虚数経路のフィルタは、ヒルベルト変

換を行い、次式のような周波数応答特性を持つ。 

𝐻(𝜔) = {
−𝑗 , 𝜔 ≥ 0
𝑗 , 𝜔 < 0

 (18) 

したがって、図 14のような位相特性を持つ。 

 

 
図 13 ヒルベルトフィルタ 

 
図 14 ヒルベルト変換器位相特性 

 

このようなヒルベルト変換を、アナログ回路で近似

する方法として、RC polyphase filter がある[5]-[13]。

RC polyphase filter は、2入力 2出力のアナログの複

素フィルタであり、図 15 のような直交波形生成や、

イメージ除去に利用される。直交復調と組み合わせ

て、イメージ除去に使用する場合、図 16のような構

成となる。 

 

図 15 RC polyphase filter による直交波形生成 

 

図 16 RC polyphase filter を用いたイメージ除去 

 

図 17 に１次 RC polyphase filter の構成例を示す。2

つの差動入力に対し、2 つの差動出力がある。1 次

RC polyphase filter の伝達関数は、次式で表わされる。 

𝐻(𝜔) =
1 + 𝜔𝑅𝐶

1 + 𝑗𝜔𝑅𝐶
 (19) 

図 18 に、このフィルタの周波数特性を示す。横軸は

相対角周波数であり、フィルタの時定数RC = 1 2𝜋⁄ と

した。DC成分に対して非対称であり、複素フィルタ



 

 

を構成していることが分かる。また、−1 [𝑟𝑎𝑑 𝑠⁄ ]で

ゲインが 0 となっており、この周波数のイメージ信

号は完全に抑圧できる。このような RC polyphase 

filter のふるまいを考えるため、図 19 のように、簡

単なモデルで置き換える。複素フィルタとして、フ

ィルタのインパルス応答をℎ𝑟𝑒 (𝑡) + 𝑗ℎ𝑖𝑚(𝑡)とした。 

 

図 17 １次 RC polyphase filter 

 

 

図 18 １次 RC polyphase filter ゲイン特性 

 

まず、実信号を入力した場合、(a)のように、出力

には、入力信号に対する実数成分と虚数成分が現れ

る。次に(b)のように、複素信号を入力すると、実信

号入力、虚信号入力それぞれに対してフィルタリン

グされた結果が加算され、出力される。これらの信

号とヒルベルト変換の関係を調べるため、フィルタ

の伝達関数を解析する[13]。 

 

(a) 実信号入力 

 

(b) 複素信号入力 

図 19 RC polyphase filter モデル 

 

 (19)式の伝達関数を、ℎ𝑟𝑒(𝑡)による成分と𝑗ℎ𝑖𝑚(𝑡)に

よる成分に分解する。周波数特性を時間軸信号の実

数成分による特性と虚数成分による特性に分解する

ためには、(10)式のフーリエ変換の関係が利用できる。

つまり、ℎ𝑟𝑒 (𝑡)、𝑗ℎ𝑖𝑚(𝑡)のフーリエ変換をそれぞれ

𝐻𝑟𝑒 (𝜔)、𝑗𝐻𝑖𝑚(𝜔)とすると、 

𝐻𝑟𝑒 (𝜔) =
𝐻(𝜔) + 𝐻∗(−𝜔)

2
=

1

1 + 𝑗𝜔𝑅𝐶
 (20) 

𝑗𝐻𝑖𝑚(𝜔) =
𝐻(𝜔) − 𝐻∗(−𝜔)

2
=

𝜔𝑅𝐶

1 + 𝑗𝜔𝑅𝐶
 (21) 

(𝐻𝑖𝑚(𝜔) = −𝑗
𝜔𝑅𝐶

1 + 𝑗𝜔𝑅𝐶
)  

と表される。図 20 に、これらの伝達関数のゲイン特

性、位相特性を示す。ここで、RC = 1 2𝜋⁄ とした。 

 
(a) ゲイン特性 

 

(b) 位相特性 

図 20 1次 RC polyphase filter の特性 

 

位相特性を見ると、全帯域にわたり、理想的ヒルベ

ルトフィルタと同様の特性が得られている。ゲイン

特性からは、±1 [𝑟𝑎𝑑 𝑠⁄ ]では、実部と虚部のゲイン

が一致していることが分かる。つまり、この部分で

は、実部と虚部の位相差は 90度であり、ゲインも一

致し、いわゆる直交性が保たれている。一方、実部

と虚部のゲイン特性の差が広がると、合成した減衰

特性も劣化し、つまり直交性が劣化していると言え

る。従って、実部、虚部のゲイン特性を近づけるこ

とができれば、より広帯域にわたり、ヒルベルト変



 

 

換できる可能性がある。その一つの方法が、次数を

上げることである。 

 図 21に 3次 polyphase filter の例を示す。この時の

伝達関数は、図 22のようになり、実部、虚部のゲイ

ン特性が近くなり、阻止域も広がっていることが分

かる。このように、次数を上げることで帯域を広げ

ることができる。また、能動素子を用いて帯域を広

げる構成も研究されている[11]。 

 

図 21 3次 RC polyphase filter 構成 

 

(a) ゲイン特性 

 

(b) 位相特性 

図 22 3次 RC polyphase filter の特性 

 

以上の RC polyphase filter の解析から、位相特性が

理想的に 90度の関係にあっても、ゲイン特性がずれ

ていると直交誤差となることが分かる。このことは、

直交変復調と全く同様であり、搬送波の位相関係だ

けでなく、I信号経路、Q 信号経路の特性ミスマッチ

が直交誤差に影響を及ぼす。 

5. I/Qインバランス測定 

直交変復調では、I信号、Q 信号間の直交性が重要

となる。しかし、実際には、キャリヤ位相誤差や IQ

経路間の特性ミスマッチなどのために、直交性が劣

化し、場合によっては補正処理も必要となる。その

ためにも、定量的な測定が必要となる。また、例え

ば、図 23 のように I 経路と Q 経路の特性が少しず

れていた場合、比較的狭帯域の場合無視できた周波

数特性も、広帯域になると無視できなくなってくる。

本章では、IQインバランスを含む直交誤差の測定方

法について記述する。 

 

図 23 I/Q インバランス特性概念図 

 

5.1. ゲインミスマッチ、キャリヤ位相誤差 

通信帯域が狭帯域の場合、I 信号経路と Q 信号経

路のミスマッチの周波数特性はあまり気にしなくて

もよく、ゲインミスマッチ、キャリヤ位相誤差の形

でモデル化できた。例えば簡単に、I信号経路を基準

として図 24 のように誤差を表し、後述するように、

SSB シングルトーンを入力した時に発生するイメー

ジの大きさを定量化することができる。 

 

5.2. 周波数依存性 I/Q インバランス 

広帯域になるに従い、I信号経路、Q 信号経路間の

スキューや周波数特性のミスマッチが無視できなく

なってくる[14]。つまり、I/Q インバランスが周波数

依存して変化する。そこで、図 25 のようなモデルを

考える。ここで、変調器によるゲインを𝑀0、キャリ

ヤ初期位相を∅0、I 経路と Q 経路の周波数特性をそ

れぞれ𝐻𝐼(𝑓)、𝐻𝑄(𝑓)、キャリヤ位相誤差を∆𝜃とした。

これらのパラメータは、実際に測定しないと分から

ないパラメータである。このようなモデルにより、

全ての線形ミスマッチを表現することができる。 

 



 

 

 

図 24 狭帯域直交誤差モデル 

 

 

図 25 広帯域直交誤差モデル 

 

5.3. I/Q インバランス測定 

デバイスの IQインバランスを、簡単に測定するた

め、SSB マルチトーン信号を利用する。図 26 に、

SSBマルチトーンを入力した時のふるまいを示す。I

信号に cos成分、Q 信号に sin成分を入力すると、理

想的な直交変調出力は SSB信号となる。しかし、図

の様に、途中の周波数シフトされた時点で IQ 経路間

のインバランス、あるいはキャリヤ位相誤差の影響

により、直交性が劣化してしまう。その結果、負の

周波数成分をキャンセルし切れず、イメージ成分と

して残ってしまう。また、図から分かる様に、この

時、希望波成分の方へも影響がある。このようなモ

デルに基づき、数式表現する。 

 まず、簡単のため、角周波数𝜔0の SSBシングルト

ーン入力で考える。この場合、入力信号は、 

𝐼(𝑡) = cos(𝜔0𝑡) =
𝑒𝑗𝜔0𝑡 + 𝑒−𝑗𝜔0𝑡

2
 

(22) 

𝑄(𝑡) = sin(𝜔0𝑡) =
𝑒𝑗𝜔0𝑡 − 𝑒−𝑗𝜔0𝑡

2𝑗
 

と書くことができる。これを、図 25の変調器へ入力

し、理想的な復調をされた場合の出力𝑟(𝑡)を式で表わ

すと、 

𝑟(𝑡) =
𝑀0𝑒𝑗∅0

2
 

      {
𝐻𝐼(𝜔0)𝑒𝑗𝜔0𝑡 + 𝐻𝐼(−𝜔0)𝑒−𝑗𝜔0𝑡

2
 

      +
𝐻𝑄(𝜔0)𝑒𝑗𝜔0𝑡 − 𝐻𝑄(−𝜔0)𝑒−𝑗𝜔0𝑡

2
∙ 𝑒𝑗𝜃} 

(23) 

これを見易くするため、正の周波数成分𝑃(𝜔0)、負の

周波数成分𝑁(−𝜔0)を取り出すと、 

𝑃(𝜔0) =
𝑀0𝑒𝑗∅0

4
(𝐻𝐼(𝜔0) + 𝐻𝑄(𝜔0)𝑒𝑗𝜃) (24) 

𝑁(−𝜔0) =
𝑀0𝑒𝑗∅0

4
(𝐻𝐼(−𝜔0) − 𝐻𝑄(−𝜔0)𝑒𝑗𝜃) (25) 

であることがわかる。この式から、キャリヤ位相誤

差𝜃は、正負の周波数全体に一定値として影響する。

一方 I 経路と Q 経路の特性は、それぞれフィルタと

して掛かっていることが分かる。このような特性を

利用することにより、I経路、Q経路間のミスマッチ

とキャリヤ位相誤差を分離し同定することができる。

式(24)、(25)において、 

 𝐻𝐼(𝜔) = 1 (26) 

 𝐻𝑄(𝜔) = ∆𝐺 (27) 

とすることにより、図 24を数式表現できる。この時、

希望波成分とイメージ成分の比は、 

 
𝑁(−𝜔0)

𝑃(𝜔0)
=

1 − ∆𝐺 ∙ 𝑒𝑗𝜃

1 + ∆𝐺 ∙ 𝑒𝑗𝜃
 (28) 

となる。 

次に、I 信号経路と Q 信号経路の周波数特性を含

むミスマッチを測定するため、マルチトーン波形を

使用する。測定を簡単にするため、前述のマルチト

ーン波形を、I信号と Q信号でタイミングをずらし、

別個に入力する方法がある[14]。ただし、時間シフト

量𝑇0は既知とする。つまり、入力波形を 

 𝐼(𝑡) = ∑ cos(𝜔𝑘𝑡 + 𝜑𝑘)

𝑘

 (29) 

 𝑄(𝑡) = ∑ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑘(𝑡 − 𝑇0) + 𝜑𝑘)

𝑘

 (30) 

とする。図 27 に概念図を示す。この様な波形は、2

チャネル出力の信号発生器であれば生成可能である。

この様な波形を入力した場合、図 26のように、I経

路、Q 経路を通りアップコンバートされた後、RF信

号として、𝑇0だけ時間シフトして出力される。この

時、(24)、(25)式から、I信号の出力は、 

𝐴𝐼(𝜔) =
𝑀0𝑒𝑗∅0

4
𝐻𝐼(𝜔) (31) 

𝐵𝐼(−𝜔) =
𝑀0𝑒𝑗∅0

4
𝐻𝐼(−𝜔) (32) 

Q 信号は、 

𝐴𝑄(𝜔) =
𝑀0𝑒𝑗∅0

4
𝐻𝑄(𝜔)𝑒𝑗𝜃 (33) 

𝐵𝑄(−𝜔) = −
𝑀0𝑒𝑗∅0

4
𝐻𝑄(−𝜔)𝑒𝑗𝜃 (34) 

の様に表わすことができる。ここで、希望波スペク

トラムとイメージスペクトラムを区別するため、正

の周波数成分を𝐴(𝜔)、負の周波数成分を𝐵(−𝜔)とし

て表した。 



 

 

 

図 26 SSBマルチトーン入力 

 

 

図 27 時間シフトしたマルチトーン入力 

 

このように、I信号経路特性、Q信号経路特性が正負

の周波数で完全に分離して数式表現でき、キャリヤ

位相誤差も含まれている。これらの式から、IQ イン

バランスとキャリヤ位相誤差を同定することが可能

となる。詳細は参考文献[14]を参照頂きたいが、これ

らの式から、キャリヤ位相誤差は、正負の周波数全

体に亘る位相オフセットであり、IQ 経路のミスマッ

チは、DC対称になっていることがわかる。このよう

な、各々の劣化要因の性質を利用することにより、

分離・同定することが可能となる。 

 

6. まとめ 

本稿では、主にフーリエ変換の基本的な性質を用

いて、直交変復調の周波数軸上のふるまいを記述し、

図解を試みた。また、直交性と複素信号解析の延長

として、やはり無線通信ではなじみの深い RC 

polyphase filter とヒルベルト変換について記述した。

最後に、直交変調のふるまいを応用し、IQ imbalance、

キャリヤ位相誤差という直交誤差の測定方法を紹介

した。これらの内容が、多少なりとも、今後の無線

通信技術の研究、開発の参考となれば幸いである。 
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