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Abstract:  This tutorial paper presents fundamental aspects of digital modulation and demodulation techniques. The 
modem converts logical symbols (information) into physical signals (radio waves), and vice varsa. In this context, the 
modulated wave is observed from the time and frequency domains. Moreover, various demodulation techniques are 
analyzed from a view point of the power efficiency that is another important factor for wireless systems. 
 

１．まえがき 

 通信や放送システムでAM変調やFM変調は馴染

み深いものであるが，変調という言葉は技術的に明

確な意味を持っており，IEEE の前身である IRE で

次のように定義されている[1]．“modulation is the 
process or result of the process whereby some parameter 
of one wave is varied in accordance with another wave.” 
すなわち，変調とは情報を含む信号波に応じて電波

のあるパラメータを組織的に変化させる操作をいう．

ここで，電波は情報を運ぶ波でキャリアと呼ばれ，

キャリアのパラメータとして振幅，周波数，位相が

用いられる．また，音声などの情報を含む信号波は

低い周波数帯に制限されており，変調ベースバンド

(B.B.)信号と呼ばれる．変調された波，被変調波はキ

ャリア周波数を中心とする帯域信号である．ここで

はキャリアとして連続波(CW)を想定しているが，幅

の狭いパルス列でもよく，この場合をCW変調と区

別してパルス変調と呼ぶ． 
 変復調は情報である論理信号と電波との相互変換

操作であり，その目的は情報を伝送路に整合した形

態に変換して効率よく伝送することである．変調に

より期待できる効果を述べておく．まず，キャリア

周波数を高く設定することにより，(i )広い帯域を確

保できる．情報伝送速度は帯域幅に比例するため，

大量の情報を伝送できる．(ii)高速の信号でもその比

帯域（信号帯域幅とキャリア周波数の比）を小さく

できる．比帯域が 1～10%程度であれば，アンテナ

や送受信装置設計が容易になる．また，(iii)1 つの伝

送路で同時に多数の通信が可能になる．これは，変

調による信号の多重化であり，FDM, TDM, CDMな

どの多重化技術が利用されている．(iv)雑音や干渉を

抑圧できる．FM の広帯域利得や符号の直交性を利

用した CDMA など，変調信号の帯域よりもずっと

広い伝送帯域を使うことにより帯域幅と信号電力の

トレードオフを実現している．(v)波形ひずみを低減

できる．広帯域変調とは逆に，複数の狭帯域変調を

FDM で束ねてパラレル伝送することにより耐波形

歪み特性を向上できる．OFDM 方式はその好例であ

る． 
 信号伝送系における変復調の位置づけを図 1 に示

す．ここでは変復調を広義に解釈して，符・復号器

を変復調に含めて考える．具体的な変調方式は，前

述した変調に関する基本的な概念とシステムからの

要求条件を考慮して決定される．従来，様々な変調

方式が提案され実用化されているが，本稿は理解が

容易な線形変調方式に的を絞る．第 2 節では情報を

伝送路に整合した物理信号に変換するための符号化

を述べる．第 3 節では変調動作を時間領域と周波数

領域から眺め，被変調波の特性を考察する．第 4 節

では各種復調方式の動作を説明し，特性比較を行う．



 
図 1. 伝送路の構成 

 
２．符号化 
 符号化は情報を論理信号，さらには電気的な物理

信号に変換する操作を意味するが，中身は次の 3 つ

の符号化で構成される．すなわち，(i )情報源符号化，

(ii)チャネル符号化，(iii)波形符号化†であり，この順

で符号化されて変調ベースバンド信号が得られる． 
2.1 情報源符号化とチャネル符号化 
 音声や映像などのアナログ情報は，標本化と量子

化により論理信号に変換される．情報源符号化は，

情報をできるだけ少ないビット数で表現するために，

品質を損なわない範囲で源情報の持っている冗長性

を削減する．ベクトル量子化や変換符号化，予測符

号化などの高能率符号化技術が開発され，携帯電話

やディジタルTVなどに適用されている[2,3]．実際，

携帯電話やMPEG2 方式では，PCM符号化に比べ源

情報を 1/10以下に圧縮している（源情報のエントロ

ピーに近づけている）． 
 チャネル符号化は，情報源符号化とは逆に冗長性

を付加して，伝送路で生じるビット誤りを検出・訂

正する．付加する冗長ビットはシステムにより異な

るが，誤り訂正の標準的な例（レート 1/2）で 2 倍

に増加する程度である．冗長ビットの増加量は情報

源符号化による圧縮量に比べ非常に少ないといえる． 
 誤り検出や訂正を目的にしたチャネル符号化は，

受信信号に誤りが生じてもそれを検出または正しい

情報に復号できるような符号構造に変換することで

ある．その基本的仕組みは，図 2 に示すように送信

すべき情報を情報源空間 (k 次元)よりも大きなシン

ボル空間 (n 次元)のサブセット（部分集合）として

選択することにある．大きな集合からそれぞれの信

号間距離が大きくなるように送信シンボルを選べば，

                                                                 
† 本来，伝送路符号化(line coding)と呼ばれるが，チャネル符

号化(channel coding)も日本語に訳すと伝送路符号化となり混

乱する．そこで，波形符号化とした． 

送信されるはずのないシンボルを受信しても，それ

に最も近い送信されたはずのシンボルを情報シンボ

ルとして復号することができる．具体的な送信シン

ボル空間の拡大は，k ビットの情報ビットに対して

(n−k)ビットの冗長ビット（パリティビット）を付加

することに他ならない．この結果，帯域幅または変

調信号空間が拡大される．Ungerboeck の考案した

TCM (trellis coded modulation)は，拡大した変調信号

空間からセット分割により情報部分空間を作成して

いる[4]． 

  
図 2. 送信／受信シンボル空間 

 
2.2 波形符号化 
 符号化の最後に論理信号を物理的な電気信号に変

換する．具体例として，図 3 に代表的な伝送路符号

を示す．得られた信号は，ベースバンド(B.B.)信号伝

送システムでは直接伝送路に送信され，無線通信シ

ステムでは変調器への入力B.B.信号となる．従って，

伝送路特性やシステムの要求条件に適した符号を選

択する必要がある．考慮すべき伝送路符号の性質と

して次の項目が挙げられる． 
(i )直流分の有無：有線通信システムはAC 結合シス

テムのため，直流分のないAMI符号が使われる． 
(ii)狭帯域特性：信号の電力スペクトルが狭い帯域に

集中していると，高能率な情報伝送が可能となる． 
(iii)耐雑音特性：無線通信システムでは，狭帯域特性，

耐雑音特性に優れる複極NRZ 符号が使われる． 
(iv)自己クロック同期特性：シンボル／ビット同期信

号を容易に取り出せるマンチェスター符号は，ETC
やイーサーネットで使われている． 
 無線通信システムでは，変調B.B.信号としてNRZ
符号をそのままの形で用いることはない．帯域外ス



ペクトル放射を抑圧するため，フィルタにより帯域

制限を行う．ただし，無条件に帯域制限すると図 4
に示すような符号間干渉が発生し，信号品質が劣化

する．線形変調方式における変調B.B.信号のスペク

トル整形は，ナイキストフィルタまたはパーシャル

レスポンスフィルタが使われる[4]． 
(a) ナイキストフィルタ 
 理想ナイキストフィルタの伝達関数 Hideal (f)とイ

ンパルス応答 hideal (t)は次式で与えられる． 
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図 3. 代表的な伝送路符号（バイナリデータ） 

 
図 4. 帯域制限の影響 

インパルス応答から明らかなように，標本時刻 t=kT 
(k≠0)においてhideal(kT)=0であるため符号間干渉を生

じない．しかし，応答は 1/t に比例して減衰するた

め，標本時刻ごとの絶対値和は発散し，物理的に実

現することはできない．そこで，現実には式(2.3)に
示すように，伝達関数に 2 乗余弦型のロールオフ特

性を持たせている． 
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ここで，α はロールオフ率 (0 ≤α ≤1)で，理想ナイ

キストフィルタよりα/2Tだけ余分な帯域幅（片側）

が必要になる．この結果，インパルス応答は次式で

示すように 1/ t 3に比例して減衰する． 
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フィルタへの入力信号がNRZ パルス列の場合，H(f)
に信号スペクトルS (f)=Tsinc(fT)が乗算されることに

なり，振幅スペクトルが歪む（これをアパーチャ歪

みと呼ぶ）．従って，実際にフィルタを設計する際に

は，アパーチャ補正を行った伝達関数 H(f)/S(f)を用

いる．図 5 にナイキストフィルタの伝達関数とアイ

パターンを示す． 

   
図 5. ナイキストフィルタ伝達関数とアイパターン 



(b) パーシャルレスポンスフィルタ 
 パーシャルレスポンスフィルタは，シンボル間の

相関により生じる符号間干渉を許容して理想ナイキ

スト帯域幅を実現する．符号間干渉は制御された確

定した値(controlled ISI)を持ち，多値化した応答にな

る．符号は 1シンボル間だけの応答では決定できず，

複数のシンボルを観測しなければならない（ロール

オフのようなフルレスポンス符号に対し，パーシャ

ルレスポンス符号または相関符号と呼ばれる所以で

ある）． 
 一般的なパーシャルレスポンスフィルタの概念図

を図 6 に示す．通常のトランスバーサルフィルタと

異なり，タップ係数は整数である．入力信号として

デルタ関数δ (t)を仮定すると，タップ付き遅延線フ

ィルタ出力（インパルス応答）は次式で与えられる． 
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図には物理的に実現不能な理想フィルタが存在する

が，これは出力信号スペクトルを理想ナイキスト帯

域内に制限する概念的な機能である．タップ付き遅

延線フィルタを含めた伝達関数は次式で与えられ，

H(f) 全体として物理的に実現可能となる． 
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タップ数やタップ係数により様々な時間相関特性が

得られ，その結果，上式のΣ項で与えられる様々な

スペクトル整形がなされる．一般的に，タップ数の

増加に従い信号スペクトルは狭い帯域に集中するこ

とになる．ただし，その代償として応答の多値数は

増加する． 

 
T：シンボル周期，{ck}：タップ係数（整数値） 

図 6. パーシャルレスポンスフィルタの概念図 

 ここで，具体例としてクラス I パーシャルレスポ

ンス（デュオバイナリ）符号について示しておく．

タップ係数はc0=c1=1で，それ以外は0である．式(2.6)
より伝達関数は次式で与えられる． 
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最初の式から，インパルス応答は理想ナイキストフ

ィルタのインパルス応答を 1 シンボル分シフト加算

したものとして次式で与えられる． 
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上式から明らかなように，インパルス応答は 1/t 2に
比例して減衰する．従って，物理的に実現可能であ

る．式(2.7),(2.8)より，伝達関数とインパルス応答を

図 7 に，アイパターンを図 8 に示す． 
 

 
図 7. 伝達関数とインパルス応答 

   

図 8. デュオバイナリ符号のアイパターン 



３．変調 
 情報を運ぶキャリアとして，通常，連続波(CW)
が使われる．キャリアを周波数 fcの余弦波 acos(2π fct 
+φ )とすれば，そのパラメータは振幅 a と位相角φ 
である．これらのパラメータを直接／間接的に変調

B.B.信号（情報の物理的表現）に対応させることに

より被変調波が得られる．一般的に，被変調波は時

間領域において次式で表すことができる． 

)}(2cos{)()( ttftats c φπ +=            (3.1) 

変調B.B.信号をm(t)としてキャリアパラメータとの

対応関係を表すと，次の 3 種類の変調方式が得られ

る．(i) )()( tmta ∝ ：振幅変調，(ii) )()( tmt ∝φ ：

位相変調，(iii) )(/)( tmdttd ∝φ ：周波数変調であ

る．なお，振幅と位相の 2 つのパラメータを変化さ

せる振幅位相変調(APSK)なども考えられる． 
3.1 変調器の構成 
 式(3.1)は次のように変形できる． 

tftqtftits cc ππ 2sin)(2cos)()( −=      (3.2) 

ただし， 
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式(3.2)は，周波数が fcである 2 つの直交するキャリ

アをそれぞれ i(t)および q(t)で振幅変調し，それらを

加算することにより被変調波が得られることを示し

ている．すなわち，どのような変調方式でも，変調

器は図 9 に示すような直交振幅変調器を基本に構成

することができる．変調方式に依存するのは変調

B.B.信号 i(t)および q(t)であり，図ではB.B.信号生成

回路の出力として示している．この回路の機能は，

2.1 節で述べた符号化された論理信号 akを入力とし

て，式(3.3)の演算（波形符号化）を行う．通常は，

DSPなどのディジタル信号処理で実現する．被変調

波の特性，すなわち変調精度を決定するのは主にア

ナログ乗算器である．基本回路は，差動増幅器のエ

ミッタ電流を変調B.B.信号で制御するギルバート型

の乗算器が用いられる[5]． 
 キャリア周波数が低い場合は，波形符号器と直交

変調器を一体化して，ディジタル信号処理で直接 s(t)
を生成することもできる．CAP (carrierless amplitude 
and phase modulation)方式として，ADSL モデムで実 

 
図 9. 変調器の構成 

 
 

用化されている[6,7]． 
3.2 変調の時間領域表現と特性 
 被変調波 s(t)は，式(3.1)を変形して次式のように表

すこともできる． 

])(Re[)( 2)( tfjtj ceetats πφ=               (3.4) 

ただし，Re[z]は z の実部を表す．また， 

)()()( tjetatu φ=                         (3.5) 

は複素包絡線(complex envelope)と呼ばれ，変調B.B.
信号の複素平面上での時間変動を，|u(t)|は被変調波

の包絡線変動を表している．ディジタル変調の場合

は，標本時刻 t=kT における値が重要であり，特に

u(kT)を複素平面上にプロットして信号空間ダイア

グラムと呼ぶ．以下，具体例を用いて被変調波の特

徴を示す． 
(a) ディジタル振幅変調 (ASK) 
 議論を簡単にするため，情報をバイナリ符号

ak∈{0, 1}，伝送路符号を振幅が 1 で周期 T の単極

NRZ符号p(t)とする．この変調方式はバイナリASK，
またはOOK(on-off keying)と呼ばれる．ASKは位相

角をφ (t)=0 としてよいから，複素包絡線は次式で与

えられる． 

∑ −==
k

kASK kTtpatatu )()()(         (3.6) 

複素包絡線は 0 or 1 の 2値をとり，|uASK (t)| = uASK (t)
である．従って，被変調波の包絡線と変調B.B.信号

は一致し，ASKは包絡線検波が可能である． 



(b) ディジタル位相変調 (PSK) 
 BPSK (binary PSK)をバイナリASKと比較してみ

よう．簡単化のため，ここでも伝送路符号の帯域制

限は考慮しないものとする．キャリア振幅を a(t)=1，
情報 akを位相角φ k =0 or π に対応させるとすれば，

BPSK の複素包絡線は次式で与えられる． 
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複素包絡線は±1 の 2 値をとり，複極 NRZ 符号で振

幅変調したものに等しい． 
 BPSKとバイナリASKは，変調B.B.信号に違いが

あるだけで本質的には同じタイプの変調方式である．

ただし，BPSK は|uBPSK (t)| ≠ uBPSK (t)であるため包絡線

検波により情報を復元することはできない．また，

式(3.6)と(3.7)より， 

2/)}(1{)( tutu BPSKASK +=               (3.8) 

の関係が成立する．すなわち，1/2 の係数を無視す

れば ASK 信号は BPSK 信号に同じ電力の無変調キ

ャリアを加算したものになっている．無変調キャリ

アは情報の伝送に何ら寄与しないため，ASK信号電

力の半分は無駄になっている（電力効率はBPSKに

比べ 3 dB 劣化している）． 
(c) M 相PSK 
 通常，Mは 2 のべき乗とし，情報 akとキャリア位

相φkを次式で対応付ける． 

}1,,1,0{,/)12( −∈+= MaMa kkk Lπφ  (3.9) 

M=4 の場合を特にQPSK (quadrature PSK)と呼ぶ．便

宜上，被変調波の包絡線を a(t)= 2 とすれば，複素

包絡線は次式で与えられる． 
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ただし，ik , qk = ±1 で，情報 akを直並列変換して得

たバイナリ符号bk, ckとの関係はik = (−1) ̂ bk , qk = (−1) 
^ckである．QPSK信号は 1符号あたり 2ビットの情

報を伝送でき，図 9 に示したように，2 つの独立な

複極 NRZ 符号（同相および直交チャネル）で直交

振幅変調して得られる． 
 ここで，標本時刻における複素包絡線，u(kT)を信

号空間ダイアグラムとして図 10 に示しておく． 

 
図 10. 信号空間ダイアグラムと振幅位相遷移 

 
 M 相PSK 信号は全て図 9 の回路で得られるが，8
相PSK以上になると3ビット以上の符号で同相およ

び直交チャネルの変調 B.B.信号を作る必要があり，

QPSK までとは異なり複極の多値信号になる．しか

し，いずれも線形演算であり，ディジタル位相変調

は振幅変調と同じ線形変調に分類される．これに対

し，アナログ位相変調は位相角φ (t)の余弦，正弦演

算（非線形演算）となり，周波数変調と同様非線形

変調に分類される．非線形変調は，興味深い色々な

性質が知られているが，それらを記述するにはこの

余白は狭すぎる（どこかで聞いたことがあるよう

な？）．図 10 に示した振幅位相遷移が円周上に制限

される点が大きな違いである． 
3.3 変調の周波数領域表現と特性 
 周波数資源は有限であるため，無線通信システム

では周波数の利用効率を高めることが重要である．

システムの占有する周波数帯域幅は，変調B.B.信号

の周波数スペクトルより求めることができる．ここ

では，被変調波スペクトルの基本的性質と，スペク

トル整形について述べる． 
(a) DSB 変調とSSB 変調 
 どのような変調方式でも，被変調波は式(3.2)で与

えられることを示した．周波数スペクトルは信号の

フーリエ変換として求めることができる．被変調波

s(t)は同相成分と直交成分の和であるが，フーリエ変



換は線形演算のため，それぞれの成分をフーリエ変

換すればよい．簡単化のため振幅変調とすれば， 

2/))((
2cos)()(

22 tfjtfj
c

cc eeta
tftats

ππ
π

−+=
=

         (3.11) 

であり，a(t)のフーリエ変換をA(f)とすれば，s(t)の周

波数スペクトルは次式で与えられる． 

)(
2
1)(

2
1

)()( 2

cc

ftj

ffAffA

dtetsfS

++−=

= ∫
∞

∞−

− π

     (3.12) 

すなわち，図 11 に示すように変調 B.B.信号スペク

トルを±fcへシフトしたものである．このとき，被変

調波は B.B.信号の 2 倍の帯域(w/2→w)を占有する．

スペクトルは fc を中心に上側帯波(USB)と下側帯波

(LSB)から構成され，両側帯波(DSB)変調と呼ばれる．

なお，フーリエ変換の性質から明らかなように，USB
とLSB はエルミート対称（複素共役）の関係になっ

ている．また，負の周波数スペクトルは正のそれの

イメージであり，USB 同士，LSB 同士もエルミート

対称の関係にある． 

 

図 11. 変調B.B.信号と被変調波の振幅スペクトル 

  
図 12.  SSB 信号スペクトルの生成 

 
 スペクトルのエルミート対称性を考慮すると，両

側帯波の一方は冗長であるといえる．従って，いず

れか一方の側帯波を取り除いて DSB 変調の半分の

帯域で通信が可能で，そのとき伝送すべき情報が失

われることはない．このSSB 変調は現在ほとんど使

われることはないが興味深い方式である．図 12に示

すように，SSB 信号は 2 つの DSB 信号を加算する

ことにより得られる．ここで，sgn(f)A(f)の時間信号

は次式で与えられる． 

)(ˆ/)()]()[sgn(1 tajtjtafAf ≡⊗=− πF  (3.13) 

ただし， )(ˆ ta は a(t)のヒルベルト変換である．これ

より，変調B.B.信号は複素包絡線により次式で表さ

れる†． 
)(ˆ)()( tajtatu +=                     (3.14) 

また，被変調波は次式で与えられる． 

tftatftats cc ππ 2sin)(ˆ2cos)()( −=    (3.15) 

(b) 被変調波のスペクトル整形 
 無線通信では，他システムへの干渉を考慮して帯

域外への放射スペクトルを抑圧しなければならない．

このため，2.2 節で述べたフィルタ技術により理想ナ

イキスト帯域幅に近づける．線形変調の場合，フィ

ルタは変調器の前後いずれに置いてもよいが，高精

度化を図るため変調器前のB.B.帯に置くのが一般的

である．一方，FSKなどの非線形変調では置き場所

により特性が異なる．変調後に帯域制限すると式

(3.2)の i(t), q(t)が変化して，包絡線振幅一定という特

性を満足しなくなることに注意が必要である[4]． 
 送信フィルタは，熱雑音や干渉雑音を抑圧するた

めの受信フィルタと一体で設計することが望ましい．

最適フィルタの観点から，例えば式(2.3)のロールオ

フ特性は送受フィルタに分割し，ルートロールオフ

フィルタとする．この結果得られる被変調波の電力

スペクトルは，式(2.3)を用いて次式で与えられる． 

4/)(4/)()( 2
cc ffHffHfS ++−=    (3.16) 

シンボル周波数 1/T，ルートロールオフスペクトル

整形された被変調波の電力スペクトルを帯域制限な

しの場合と比較して図 13 に示す．図 14 はロールオ

                                                                 
† 因果的信号( g(t)=0, t <0 )のスペクトルは，実部と虚部

がヒルベルト変換で結ばれていた．その双対である式

(3.14)は，複素信号の実部と虚部がヒルベルト変換で結

ばれている．この結果，負のスペクトルは0となる[8]． 



フスペクトル整形されたQPSK信号のスペクトルで，

同相・直交成分に分解して示している． 

  
図 13. 被変調波の電力スペクトル 

 

図 14. QPSK 信号スペクトル（同相・直交成分） 
 

４．復調 
 復調は検波とも呼ばれ，変調とは逆に被変調波か

ら変調B.B.信号，更には情報を取り出す操作である．

ただし，伝送路で線形・非線形歪みが生じ，雑音や

干渉が加算されるため全く同じ信号を再生すること

はできず，ディジタル信号の場合ビット誤りが生じ

る．復調方式には，包絡線検波に代表される非同期

方式と，送信キャリアに同期した基準信号が必要な

同期方式がある．通常，復調特性に優れる同期方式

が用いられる．本稿は，同期方式の基本動作および

最適検波との関連を述べる． 
4.1 同期検波 
 絶対位相情報が必要な絶対同期検波と，相対位相

情報で十分な差動同期検波がある． 
(a) 絶対同期検波 
 同期検波による復調過程を理解するため，歪みや

雑音を含まないBPSK信号を絶対同期検波する．図

15 は同期検波の基本動作を示す．受信信号は基準キ

ャリアと乗算され（位相検波と呼ぶ），復調信号 d(t)
は，LPF 出力から次式に示す位相検波器出力 D(t)の
低周波成分として得られる． 

)}4cos(){cos(
)2cos(22cos)(2)(

θπθ
θππ

++=
+⋅=

tfta
tftftatD

c

cc  (4.1) 

ただし，θ は基準キャリアの定常位相誤差である．

定常位相誤差θ が存在すると復調信号振幅は cosθ 
倍され，SNR マージンが低下するため信号品質が劣

化する．図 16 は信号空間から眺めたものである．

QPSK 信号の場合，直交チャネルからの干渉も加わ

るため，BPSK 信号に比べ復調信号の劣化は大きく

なる．図 17 はロールオフスペクトル整形された

BPSK 信号と，同期検波後の復調信号を示している．

見やすくするために，キャリア周波数はシンボル周

波数の 2倍にしている(fc=2/T)． 
 基準キャリアは，受信信号から再生されなければ

 
図 15. BPSK同期検波の基本動作 

 
図 16. 定常位相誤差による復調信号振幅の減少 

 

図 17. BPSK信号（上）と復調信号（下） 



ならないが，通常，被変調波のキャリア成分は抑圧

されている(DSB-SC 変調)．基準キャリアの再生・同

期技術は，同期検波特性を左右する要素技術である．

従来，逓倍法やコスタス法等々，非線形演算により

キャリア成分を抽出し，PLL で同期を確立する手法

が用いられてきた[9]．また，ディジタル信号処理技

術の進歩に伴い，ユニークワード(UW)を用いて復調

信号の位相制御を行う方法も開発されている[10]．
いずれの方法も，送受信機の周波数差による定常位

相誤差，変調成分や熱雑音による位相ジッタなどの

劣化要因により復調信号品質は劣化することを注意

しておく． 
 ディジタル信号の品質はビット誤り率(BER)で評

価される．ここでは，加法的白色ガウス雑音(AWGN)
のみが存在する理想的な条件で BPSK 信号の BER
特性を求める．他の変調方式についても同様の考え

方が適用できる．受信機の BPF で帯域制限された

AWGN は，狭帯域雑音 n(t)として次式で表される． 

tftytftxtn cc ππ 2sin)(2cos)()( −=       (4.2) 

ここで，n(t), x(t), y(t)は平均値 0，分散σ2のガウス雑

音で，x(t)と y(t)は独立である．BPSK 信号を s(t) 
=a(t)cos2πfct とすれば，位相検波器出力 D(t) 
= {s(t)+n(t)}cos2πfct より，1/2 の係数を無視して復調

信号は d(t)=D(t)|低周波成分として次式で与えられる． 
)()()( txtatd +=                        (4.3) 

標本時刻t=kTにおけるサンプル値はdk =αk+xkと表さ

れるランダム変数である．受信信号のBER を求める

ために dkの条件付確率密度関数(pdf)を求める．dkは

独立なランダム変数αkと xkの和であるから，条件付

pdfは畳み込み積分により次式で与えられる．  
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これより，BPSK 信号のBER は次式で与えられる． 
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ただし，erfc(x)は誤差補関数であり，次式で定義さ

れる． 
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π
              (4.7) 

また， 22 2/ σγ ACNR ≡ はCNR（真値）である． 

(b) 差動同期検波 
 基準キャリアは，等価的に受信信号の位相を逓倍

することにより再生される．M 相PSKでは，位相の

M逓倍により変調成分を無変調キャリアに変換する．

この際，再生キャリアには 2mπ / M (m=0～M−1)の位

相不確定性が生じる（絶対位相に同期させるために

はユニークワードやパイロットキャリアの助けが必

要になる）．具体例としてBPSK (M=2)の場合，同期

したキャリア位相ψは 0 とπの可能性がある．定常位

相誤差を0とすれば再生キャリアはcos(2πfct+ψ)で表

され，ψ=πの時，式(4.1)より d(t)=a(t)cosψ=−a(t)とな

る．すなわち，復調信号の極性が反転してしまう．

同様にQPSK (M=4)の場合，ψ=0, π/2, π, 3π/2 の不確

定が生じる．受信信号は cos(2πfct+ψ)と−sin(2πfct+ψ)
で位相検波されるため，表 1 に示すように復調信号

の極性が反転したり，I, Qチャネルが入れ替わった

りして正しい復調結果を得られない． 
 

表 1. 基準キャリア位相による復調信号の変化

(QPSK) 

  

同期した位相に不確定性が存在しても正しい復号

結果を得るため，情報（論理信号）を絶対位相に対

応させるのではなく，位相差に対応させる．これを

差動位相変調(differential PSK)と呼ぶ．基準位相は 1
シンボル前の位相角φk−1 とするのが一般的であるが，

n シンボル前でもかまわない．時刻 t=kT において，

情報に対応した位相差をΦkで表せば， 

1−−= kkkΦ φφ  (mod.2π)                 (4.8) 



である．復調信号から上式の差分論理演算により情

報を復号する．逆に，差分論理演算により情報を復

号するためには，次式で示される和分論理演算†に

より変調位相角を変換しておく必要がある． 

1−+= kkk Φ φφ  (mod.2π)                 (4.9) 

 以上で述べたように，差動位相変調と差動同期検

波によりキャリア再生時，または同期回路の位相ス

リップ時に生じる位相不確定性の問題を解決するこ

とができる．このシステムに必要な機能は和分・差

分論理演算のみであり，実際の通信システムでよく

使われている．ただ，あるシンボルに誤りが生じた

場合，差分論理演算により次のシンボルに必ず誤り

が波及する欠点がある．この結果，差動同期検波の

BER 特性は式(4.6)の 2 倍になる． 
4.2 遅延検波 
 遅延検波は，位相検波に際しての基準信号を 1 シ

ンボル前の受信信号とする．同期した無変調の基準

キャリアを用いないため，非同期復調方式に分類さ

れる場合もあるが，シンボル間の周波数変化は無視

できるため同期方式に分類する． 
 送信情報が遅延検波により復元できる様子を図

18 に示す．図を見やすくするため，被変調波は帯域

制限のない状態にしている．また，送信符号 ak={0,1}
とキャリア位相（物理信号）φkは，φk =akπ の関係に

ある．図の位相検波出力は BPSK 信号を s(t) 
=cos(2πfct+φk)としたとき，1/2 の係数を無視して次式

の結果を示している． 

)4cos()cos(
)()()(

11 −− +++−=
−⋅=

kkckk tf
TtststD

φφπφφ  

(4.10) 
 図の直線は 1 シンボル間の平均値（上式の第 1項）

で，復調信号 d(t)=D(t)|低周波成分を表している．検波器

への入力信号を比較すると明らかなように，極性が

異なる場合は負，同極性の場合は正の振幅をとる．

すなわち，復調信号は 

                                                                 

† ∑
−∞=

Φ=
k

i
ikφ  (mod.2π)と書けるから，2π を法とする

情報の累積加算を意味している．ただし，情報は論理

符号0,1で表されるため，実際には2を法とする加算（排

他的論理和演算）になる． 

  
図 18. BPSK遅延検波の基本動作 

 

1−−= kkk aaA   (mod.2)                 (4.11) 

で論理演算した符号を(−1)^Ak の規則により伝送路

符号（複極 NRZ）化したものといえる．あるいは，

式(4.10)の第 1 項で示すように，送信位相情報をΦk 

=φk−φk−1 (mod.2π)として差分論理演算したものであ

る．結局，遅延検波で得た復調信号は，式(4.11)に示

す差分論理演算を組み込んだ形式になっている．従

って，復調信号が送信情報と等しいためには，Akを

和分論理演算 ak=Ak+ak−1 (mod.2)により符号化してお

く必要がある． 
 QPSK 遅延検波も同様にシンボル間の位相差に情

報に対応させる．位相検波器は，BPSK の場合と多

少異なり，直交位相検波器により同相・直交成分を

得る．この際，1 シンボル遅延 QPSK 信号の位相を

π/4 ラジアンだけ進ませて基準信号とする．この結

果，4つの基準位相 0, π/2, π, 3π/2 が得られる．基準

信号は更に2分岐され，一方はπ/2位相シフトされ，

直交チャネルの基準信号になる． 
 モバイル通信などで使われているπ/4-DQPSK は，

変調時 1 シンボル毎にπ/4 の位相シフトが行われて

いるため，位相検波器でのπ/4 位相シフトは不要に

なる． 
 以上，キャリア周波数帯における遅延検波動作を

述べたが，B.B.帯においても可能であり，むしろ装

置構成や安定性の面で優れている．図 19 はπ/4- 
DQPSK 用 B.B.帯遅延検波回路である．復調信号は

固定発振器を用いた準同期検波により得られる．同

相・直交成分をまとめて複素信号 d(t)=i(t)+jq(t)で表



 
図 19. π/4- DQPSK 用B.B.帯遅延検波回路 

 
すと，B.B.帯遅延検波の動作は次式で与えられる． 

)()()( * Ttdtdtg −=                    (4.12) 

ただし，* は複素共役を意味する． 
  送受信機に周波数誤差∆fが存在すると，復調信号

は d(t)ej2π∆ftとして位相回転する．位相回転は遅延検

波により定常位相誤差に変換され，出力は符号間干

渉を伴う g(t)ej2π∆fTで表される[4]．このため，B.B.帯
AFC が必要になる． 
 遅延検波は 1 シンボル前の受信信号を基準信号と

して用いるため，雑音や歪みの影響を受けやすく，

BER 特性は同期検波に比べ劣化する．BER 特性は

S. Steinの巧妙な方法により導出できるが，かなり複

雑である[4]．ここでは，結果のみを示す． 
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ただし，γ はEb/N0の真値である．また，Q(a, b)はマ

ルカムQ関数，I0(・)は第 1 種 0 次ベッセル関数で， 

γγ )22(,)22( +=−= ba            (4.15) 

である． 
 なお，各種変調方式のBER 特性を比較する際には，

共通の変数として 1 ビット当りのエネルギー対雑音

電力密度比(Eb/N0)で評価する． 
4.3 最適検波との関連 
 無線通信システムは，周波数利用効率と共に電力

利用効率，すなわちできるだけ小さい電力で一定の

通信品質を確保することが要求される．誤りのある

伝送路を通して受信した信号から送信信号を推定す

る最適な方法は，情報理論により明らかにされてい

る．出発点は，図 20(a)の 2 元対称伝送路(BSC)の議

論である．BSC モデルで，情報源X の符号 0,1 の発

生確率は等しいとする．伝送路を介して符号Yが受

信されたとき，事後確率 P(X|Y)が最大となる符号が

送信された情報と推定するのが最適である．このと

き推定誤りは，遷移確率 p で与えられる．しかし，

現実は図(a)のような離散伝送路ではなく，平均値 0
のガウス雑音が加算される伝送路であり，受信信号

は連続量になる．伝送路モデルを一般化して，同図

(b)に示すように送信符号を S={s0, s1}，受信符号を r 
={ρ}（ρ：連続量）とする．BSC の場合と同様，事

後確率を最大にする符号が送信されたと推定するの

が最適であり，判定法は次式で表される． 

010
ˆ)()( sSrsPrsP =⇒=>= ρρ     (4.15) 

これを最大事後確率(MAP)推定法と呼ぶ． 
 離散的伝送路とは異なり，現実の伝送路での事後

確率を求めるのは困難である．このため次式に示す

ように，ベイズの定理を用いて事後確率を別の条件

付確率（尤度関数）に変換する． 
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)()(
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ρ

ρ
ρ

r

iri
i p

spsP
rsP ==            (4.16) 

送信符号が等確率で生起するとすれば，上式より事

後確率を最大にすることと尤度関数を最大にするこ

とは等価である． 
 尤度関数は送信符号が siのとき，受信信号が r=ρ
となる条件付確率密度である．ガウス雑音を n とす

れば，ρ=si+n より，尤度関数は送信符号が siのとき

雑音振幅 n がρ−siとなる条件付確率密度に等しい．

従って，尤度関数は次式のように簡易化できる． 

 
図 20. 伝送路モデル 
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  (4.17) 

第 1 の等号では受信信号から雑音に関する条件付確

率密度に変換し，第 2 の等号では信号と雑音は統計

的に独立であることを利用して周辺確率密度に変換

している．この結果，尤度関数を最大にする si はρ
との距離が最も近い符号であることがわかる．例え

ばBPSKの場合，S={s0, s1}={−A, A}であるから判定

の閾値はρ=0 となり，ρ >0 で Ŝ =s1，ρ <0 で Ŝ =s0と推

定するのが最適である．この推定法は最大尤度(ML)
推定と呼ばれ，同期検波と等価である．すなわち，

同期検波は最適検波であり，その時得られるビット

誤り率は式(4.6)で与えられる． 
 ここで述べた最適検波の議論は，受信信号系列を

構成する各シンボルが独立な場合に成立する．例え

ば，第 2 節で取り上げたパーシャルレスポンス符号

や，時間分散のある伝搬路（マルチパスフェージン

グなど）では信号の応答が複数シンボルに渡り，時

系列に相関が現れる．このような場合は複数シンボ

ルをまとめて 1 つのベクトルとみなし，式(4.17)の信

号間距離 |ρ−si |の代わりにノルム||ρ−s i ||を用いる[11]．
この検波方法を最尤系列推定(MLSE)と呼び，実現手

法としてビタビアルゴリズム[12]が使われている． 
 図 21 に本稿で議論した各種検波方式のBER 特性

を示す．同期検波はML 検波と等しく，時系列に相

関がない場合はMLSE とML 検波は等価である． 

 
図 21. ビット誤り率特性 

５．むすび 
 本論文は，「変復調は情報（論理符号）と電波（物

理信号）の相互変換操作であり，その機能を理解し，

システムを実現するためには時間領域と周波数領域

の両面からの考察が必要である」，との基本的考えに

基づいてまとめたものである．このため，取り上げ

た変調方式は理解の容易な線形変調のみとした．た

だし，直交振幅変調器を基本として，変調B.B.信号

を生成する広義の符号器により現在知られているど

の変調方式にも対応できることを示した．無線通信

システムでは特に電力効率の向上が要求される．従

って，復調方式もBER 特性に優れる同期方式に的を

絞った．同期方式の中で同期検波は最適検波である

ことを述べたが，その特性は受信シンボルが独立の

場合に成立する．普遍的な最適検波であるMLSE に

ついては，紙面の関係で簡単に述べるにとどめた． 
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