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要旨 

惑星磁気圏内外のプラズマ物理現象は電磁流体スケール（十万 kmオーダー）からイ

オンスケール（1000 kmオーダー），電子スケール（10 kmオーダー）まで様々な時空間

スケールを持つ．1980 年代までは衛星単機での電磁場・プラズマ観測手法がとられ，

平均的な描像としての磁気圏構造が解明された．1990 年代以降，欧州の Cluster 衛星な

どの同時多点観測手法によって，スケール毎のプラズマ物理現象の時間発展と空間構造

が解明されている．例えば Cluster 衛星によって磁気圏前面の衝撃波遷移層でリップル

と呼ばれるイオンスケールの空間構造が同定された．将来計画（SCOPE 計画：cross-Scale 

COupling in the Plasma universE）では複数衛星を様々な距離で配置することにより，ス

ケールの異なる現象の相互作用の解明を目指す．本研究の目的は SCOPE 計画の科学目

標を達成し，衛星に搭載可能な磁力計を開発することである． 

リップル構造を持つ垂直衝撃波のシミュレーション研究から局所的な電子の空間ス

ケールで準平行衝撃波が存在することが予測され，イオンスケールのリップル構造は電

子スケールのプラズマ不安定現象によって生じると考えられている．SCOPE 計画では

電子の時空間スケールで磁場方向を決定し，プラズマの分布関数と電磁場から電子スケ

ールの現象を検出することが要求される．観測的研究によればリップル中の磁場方向は

30°程度異なることが示されており，準平行衝撃波が形成されることが考えられる．こ

の差異 30°を十分に検出するためには，磁場方向を 30°よりも十分に高い精度（10 分

の 1 程度，精度 14 ビット相当）で決定することが必要である． 

将来計画における磁力計の課題は観測要求（目標特性：精度 14 ビット，分解能 17 ビ

ット，周波数帯域 DC-128 Hz）を達成することであるが，それだけではない．ロケット

には積載制限があるので，複数衛星を同時に打ち上げる場合には搭載機器の重量や寸法

が特に厳しく制限される．将来計画では磁力計の小型，軽量化が強く求められている．

さらに将来の外惑星探査計画を見据えた場合では衛星の電力が限られるため，搭載機器
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の省電力化も求められる．1980 年代までに開発された磁力計はアナログ磁力計と呼ば

れ，回路が多数のアナログ電子部品で構成されている．1990 年代以降の先行研究では

回路の大部分を 1 チップのプロセッサに置き換えたディジタル磁力計が開発され，それ

以前の磁力計に比べて大幅な小型，軽量，省電力化に成功した． 

ディジタル磁力計の原理上，磁場測定精度と分解能は磁力計回路中のディジタル・ア

ナログ変換器（DAC : Digital-to-Analog Converter）の精度と分解能により制限される．

現在，放射線耐性が保証されかつ高精度・高分解能な宇宙用 DAC は存在しない．その

ため先行研究では，将来計画の観測要求を達成し，小型，軽量，省電力なディジタル磁

力計を実現できていない．ディジタル磁力計の高精度・高分解能化には放射線耐性を有

する高精度・高分解能な宇宙用 DAC が必要不可欠である．また，先行研究のディジタ

ル磁力計ではプリアンプやバンドパス・フィルタ（BPF : Band-Pass Filter）回路がディ

ジタル化されずにアナログ回路として残されている．ディジタル磁力計のさらなる小型

化のためには，残されたアナログ回路を小型化すべきである． 

本研究ではディジタル磁力計の「高精度・高分解能化」と「さらなる小型，軽量，省

電力化」のために，「高精度 DAC 開発」と「磁力計専用小型 ASIC（Application Specific 

Integrated Circuit）開発」による新たなディジタル磁力計を提案した． 

磁力計の高精度化のために高精度 DAC としてデルタシグマ型 DAC を採用した．開

発したデルタシグマ DAC は，高性能な特性を持たない汎用 FPGA（Field Programmable 

Gate Array）と汎用オペアンプで構成できる．市販汎用部品と同等の特性を持つ耐放射

線性 FPGAとオペアンプは入手しやすい．本研究で開発したデルタシグマ DAC の長所

は，汎用 FPGAとオペアンプを耐放射線性部品に置き換えることにより，高精度デルタ

シグマ DAC の特性を維持しつつ放射線耐性の課題を克服できる点である． 

デルタシグマ DAC の分解能や精度は，DAC を構成するデルタシグマ変調器とアナロ

グ・ローパス・フィルタ回路の特性，オーバーサンプリング比と呼ばれる設計パラメー

タ等によって決まる．私は，磁力計の要求特性を満足し，かつ磁力計回路に組み込む上
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で最適化した高精度なデルタシグマ DAC を設計した．設計結果に基づいて製作したデ

ルタシグマ DAC の特性を実験により評価した結果，分解能と精度はそれぞれ設計どお

りの 17 ビット，14 ビットであることが示された． 

開発したデルタシグマ DAC をディジタル磁力計に応用するためには，デルタシグマ

DAC を組み込んだディジタル磁力計（以下，DFG: Digital-type FluxGate magnetometer と

呼ぶ）が安定に動作し，目標特性を満足することを検証しなければならない．私は DFG

の周波数特性シミュレーションによって，DFG が安定に動作するように設計し，設計

通りの周波数特性が実験によって得られたことを示した．さらに，開発した磁力計の分

解能は，デルタシグマ DAC の設計値 17 ビットと矛盾しない結果が得られたことから，

DFG の設計手法の妥当性が示された． 

本研究では DFG を科学観測ロケット S-310-40号機に搭載する機会を得ることができ

たので，宇宙での実証試験を行った．観測ロケット実験における DFG の役割は，ロケ

ットのスピン周波数を求めること及び地磁気姿勢角（ロケットのスピン軸と磁場のなす

角）を求めることである．DFG は，ロケットの打上げからテレメータがロックオフす

るまでの全期間にわたりデータを取得でき，ロケットのスピン周波数を正確に導出する

ことに成功した．一方，地上較正試験で得られた感度とフライトデータを用いて較正し

た感度から地磁気姿勢角を 5°以内の精度で求めることができたが，ロケット実験で要

求される 2°の精度を下回る結果となった．要求精度を下回った原因として，DFG を構

成する電子部品の温度特性により DFG の感度が変化し，地上較正試験とは異なる感度

に変化したことが考えられる． 

ディジタル磁力計のさらなる小型化のために，ディスクリート部品のオペアンプで構

成されたアナログ・プリアンプ回路とバンドパス・フィルタ BPF 回路を 1チップの ASIC

に収める技術を採用した．私が設計した回路は，従来のプリアンプと BPF 回路を 1/6

程度に縮小できる回路であり，ディジタル磁力計のさらなる小型化を可能にする．実験

により評価したASICの特性は設計に矛盾しない特性であり，ディジタル磁力計にASIC
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を応用できる． 

 本論文で提案したディジタル磁力計によって，SCOPE 計画の科学目標を達成し，衛

星に搭載できる可能性を十分に示せた． 
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1 序論 

1.1 磁場観測の歴史 

1.1.1 飛翔体による磁場観測の歴史 

 地球は棒磁石のように固有の磁場を持っており，地球近傍（数 RE，RE：地球半径）

の磁場は地球中心にモーメントがある双極子磁場にほぼ一致する．一方，太陽から噴出

したプラズマ（太陽風）とそのプラズマに凍結された惑星間空間磁場 IMF(Interplanetary 

magnetic field)は太陽系の中を放射状に広がっている．地球周辺では地球起源の磁場が太

陽風プラズマをさえぎり，地球近傍への侵入を防いでいる．地球起源の磁場が及ぶ範囲

は地球磁気圏と呼ばれている．地磁気と惑星間空間のプラズマや電磁場が相互作用し，

磁気圏内部では様々なプラズマの物理現象が観測されている．図 1.1 は地球磁気圏の磁

場構造と電流構造の描像を示している[Kivelson and Russell, 1995]．磁気圏前面は約 10 RE

程度に広がり，境界面では磁気圏境界面電流が流れている．また，地球から境界面まで

の距離は太陽風の動圧に依存して大きくなったり，小さくなったりする．地球近傍では

1 eV 程度の冷たいプラズマは電場ドリフトによって東向きに運動する．一方，熱いプ

ラズマは磁場勾配ドリフトによってイオンは西向き，電子は東向きに運動し，リングカ

レントと呼ばれる電流が流れている．磁気圏尾部では太陽風によって磁場が夜側に長く

引き伸ばされている．尾部赤道域ではプラズマシートと呼ばれる領域が存在し，密度

0.1 から 1 個/cm3，エネルギー10 keVから 100 keVのプラズマが溜まっている．尾部の

磁場構造を維持するためにプラズマシート中を dusk 向きの磁気圏中性面電流が流れ，

尾部境界面を尾部電流が流れている．これらの構造は電磁場と荷電粒子の相互作用によ

って形成される． 
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図 1.1 磁気圏の磁場構造と電流構造[Kivelson and Russell, 1995]． 

 

図 1.1 で示した地球磁気圏は, 衛星搭載用磁力計の初期の探査によって発見されたも

のである．フラックスゲート磁力計が世界で初めて搭載された人工衛星は，1958 年に

旧ソ連によって打ち上げられたスプートニク 3 号機である．1950 年代から 60 年代にか

けて地球周回衛星による磁気圏観測が旧ソ連と米国によって行われた．この時代に打ち

上げられた衛星には，Electron 計画や COSMOS 計画の衛星，米国の Explorer 計画や OGO

計画の衛星等があげられる[Ness, 1970]．その後も IMF とそのセクター構造, 太陽風と磁

気圏の相互作用によって形成されるバウショックなど, 地球磁気圏近傍におけるプラ

ズマ環境についての多くの発見がなされた[Snare, 1998; Acuna, 2002]. 

1970 年代には「Mariner 10」，「Voyager 1」，「Voyager 2」など，地球以外の太陽系惑星

探査機にもフラックスゲート磁力計が搭載された[Ness et al., 1974; Behannon et al., 1977]．

Mariner 10 の水星フライバイでは水星の双極子化した固有磁場が発見（Ness et al., [1974]）

され，Voyager では木星の双極子磁場観測が行われた．1980 年代以降の惑星探査におい

て Mars Global Surveyor は火星の磁気赤道上の双極子磁場の大きさが 5 nT 程度となるこ

とを決定し, 400 nT 程度の局所磁場を持つことも発見した(Acuna et al., [1998]). また，

Galileo 衛星によってガニメデの固有磁場発見（Kivelson et al., [1992]）がなされ, その他

にも Cassini により土星磁気圏の探査が行われている[Dougherty et al., 2004]. 表 1.1 は惑
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星磁気圏探査により明らかになった太陽系内での磁場強度である．惑星の固有磁場の双

極子および高次のモーメントの大きさと向きが特定されると, 惑星内部の構造や歴史

等がわかり, 太陽系の形成を解明することにもつながる. 

1980 年代までは 1 機の衛星による磁場観測が主流であった．衛星単機による磁場観

測では，磁場の時間変化をとらえたのか，空間構造をとらえたのかを分離することが難

しい．1990 年代以降には複数衛星による同時多点観測計画が立案され，実行されてい

る．同時多点観測ではプラズマと電磁場の時間変化・空間構造を切り分けることができ

る．このような計画の例として，欧州宇宙機関の Cluster 衛星[Escoubet et al., 1997]や米

国航空宇宙局の THEMIS 衛星[Burch and Angelopoulos, 2008]，MMS 衛星（2014 年打上

予定）などがある． 

 

表 1.1 太陽系内のさまざまな場所での磁場強度 

 

 

1.1.2 将来の磁気圏探査ミッション 

日本では，1962 年以降の科学観測ロケットのほぼすべてにフラックスゲート磁力計

が搭載され，電離層の磁場観測がなされてきた[遠山，1988]．1985 年には日本初の人工

衛星「さきがけ」にフラックスゲート磁力計が搭載された[湯元ら，1986]．その後，科

学観測衛星「あけぼの」や「GEOTAIL」，「のぞみ」，「かぐや」等にもフラックスゲー

ト磁力計が搭載された[Fukunishi et al., 1990; Kokubun et al., 1994; PLANET-B Prelaunch 

Report, 1998; Takahashi et al., 2009]．現在進行中の「BepiColombo」や「ERG」にもフラ

場所 磁場強度

水星(赤道域) 300  nT

金星 固有磁場無
地球（極域） 60000  nT
火星 ～400  nTの局所磁場
木星（極域） 1400000  nT
水星近傍でのIMF (0.39 AU) 20～50 nT
地球近傍でのIMF (1 AU) 2～5 nT
木星近傍でのIMF (5.2 AU) 1 nT
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ックスゲート磁力計が搭載されている[Baumjohann et al., 2010; 小型衛星計画 ERG 提案

書, 2008]． 

日本主導の将来計画として地球磁気圏の同時多点観測を行う SCOPE 計画が立案され

ている．SCOPE 計画は 5 機の衛星による地球磁気圏の同時多点・マルチスケール観測

計画である[Fujimoto et al., 2009]．同時多点観測は磁気圏の現象を同時に異なる場所で観

測することで現象の時間変化と空間変化を切り分ける手法である．前項で述べたように

米国の THEMIS 衛星や欧州の Cluster 衛星による同時多点観測では，電磁流体スケール

（十万 km オーダー）及びイオンのスケール（1000 kmオーダー）での同時多点観測が

行われてきた．一方，米国航空宇宙局の MMS 衛星では電子のスケール（10 kmオーダ

ー）での同時多点観測が実行される．SCOPE 計画では電磁流体スケールから電子スケ

ールすべてをカバーする同時多点・マルチスケール観測を行い，宇宙プラズマの物理解

明に迫る．SCOPE 衛星は特にスケール間結合が重要となる衝撃波，乱流，リコネクシ

ョン領域を探査する． 

 

 

図 1.2 SCOPE 計画での観測の様子[SCOPE 計画提案書, 2008]． 

 

ここではまず SCOPE 計画における衝撃波領域での科学目標の 1 つについて述べて，

次に科学目標を達成するために磁力計に要求される磁場測定精度を示す．1980 年代に
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は ISEE 衛星や AMPTE 衛星などの活躍によって衝撃波遷移層の基本構造（foot，ramp，

overshoot）が明らかになった[Kivelson and Russell, 1995]．観測によって衝撃波面のエネ

ルギー散逸はジュール散逸だけでは担えず，上流のイオンを一部反射・加速させること

でプラズマ不安定性を引き起こし，他の散逸をもたらすことが予想された．衝撃波にお

ける課題は，衝撃波遷移層でのエネルギー散逸機構を解明することである．散逸を担う

プラズマ不安定性は数多く指摘されている．2000年代には時間と空間を分離するCluster

衛星の観測によって，プラズマ不安定で誘発される衝撃波遷移層の非定常な現象を検出

できるようになった．しかし，イオンスケールの非定常な現象と電子スケールのプラズ

マ不安定のマルチスケール観測は実現されていない． 

衝撃波の非定常性の例として，衝撃波遷移層の「リップル」と呼ばれる空間構造につ

いてシミュレーションと観測例を示す．リップルは衝撃波面に沿う方向の空間構造の変

化であり（Lowe and Burgess, 2003; Moullard et al., 2006; Burgess, 2006），イオン慣性長の

数倍からイオンジャイロ半径程度の空間構造を持つことが数値シミュレーション研究

から予想されている．図 1.3 は，Ofman et al.(2013)によって示されたリップルの構造で

ある．図 1.3(a)はリップルが現れていない場合の計算結果である．上段のコンターは衝

撃波遷移層付近の磁場強度を表しており，縦軸と横軸はイオン慣性長で規格化されてい

る．左側が衝撃波の上流であり，ramp の位置は x=103 付近である．このとき，アルフ

ヴェン・マッハ数 MAは 3.4 で，磁気圧に対するイオンと電子のプラズマ圧の比プラズ

マ・ベータβi とβeはともに 0.4 である．中段は様々な z における磁場強度を，下段は

磁場の x 成分 Bx を示している．z 軸方向には磁場変化がみられないため，z 軸方向には

空間構造がないことがわかる．図 1.3(b)はリップルが現れている例である．(b)は(a)に比

べて MAが 4.7 と高いときの磁場データで，各段の図の見方は(a)と同様である．この衝

撃波の ramp の位置は x=98 付近であり，上段のコンターから ramp（x=98）における磁

場強度が z 方向に依存していることがわかる．また，中段と下段の磁場データから，ramp

付近の最大磁場強度が z の値によって異なることを定量的に確認できる．図 1.3(c)は(b)
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上段の一部を拡大した図である．衝撃波面が z 軸方向に 5 イオン慣性長の周期的な空間

構造を持っている．この空間スケールは上流の ion convective gyroradius と同程度のスケ

ールである．矢印はその場における shock normal（衝撃波面に対して垂直なベクトル）

の向きを表している． 

 

 

図 1.3 衝撃波に表れる非定常性（リップル）のシミュレーション[Ofman et al., 2013]．

(a)MA＝3.4，βi=βe＝0.4 のときの磁場データ．上段コンターは磁場強度を表しており，

縦軸と横軸はイオン慣性長で規格化されている．中段はそれぞれ，z=2.6（黒），z=4.42

（青），z=6.24（赤），z=8.06（緑），z=9.88（マゼンタ），z=11.7（黄）における磁場強

度を表している．下段は中段と同じ z に対する磁場の x 成分(Bx)を表している．(b)は

MA=4.7 のときの磁場データである．上・中・下段の形式は(a)と同様である．(c)は(b)

上段の一部を拡大した図である． 

 

図 1.4 はグローバルな衝撃波角θgに対するローカルな衝撃波角（図 1.3(c)黒矢印）と

の差θgl を計算した結果である．ramp（x=98 付近）ではθgl が最大 40°である．この
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シミュレーションではグローバルな衝撃波角θg が約 87°の垂直衝撃波であるが，θgl

が 40°異なれば x=98 付近で準平行衝撃波が存在する．つまり，この衝撃波はグローバ

ルには垂直衝撃波とみなせるが，ローカルには準平行衝撃波も存在する．重要なことは，

イオンの運動によって生じた衝撃波面の変調が電子に影響を与えることである．SCOPE 

はマルチスケール観測を維持しつつ高精度・高時間分解能で電磁場及びプラズマ分布関

数を取得するため，衝撃波におけるエネルギー散逸機構の解明が期待される．ローカル

なプラズマ分布の測定のためには，一点一点の測定磁場の精度を要求よりも良くしなけ

ればならない．リップル中でのローカルな衝撃波角を算出するために，図 1.4 に示した

40°を検出することは当然であり，10 分の 1 程度の精度で磁場方向を決定することが

求められる．統計的な解析によって散逸機構の解明を確実に行うためには，相当量のイ

ベントが必要である．精度が高いほど磁場強度の変化が小さなイベントも検出できるの

で，磁力計には可能な限り高い測定精度が望まれる． 

 

 

図 1.4 グローバルな衝撃波角θg と衝撃波遷移層における局所的な衝撃波角θl の差

θglの分布[Ofman et al., 2013]．コンターは θglを表している． 

 

Moullard et al.（2006）では，Cluster の観測データから衝撃波のオーバーシュートの振

動を図 1.3(a)中段のような 1 次元的な描写で説明できないことが示され，その振動がリ

ップルであると同定された．このときCluster衛星が観測した磁場データを図1.5に示す．

図 1.5 上段は生データで，2 段目が上段のデータにローパス・フィルタをかけて 40 秒よ
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りも短周期の磁場変動を遮断したデータ（LP データ），3 段目はバンドパス・フィルタ

によって 12 秒から 40 秒の間で帯域制限されたデータ（BP データ），4 段目はハイパス・

フィルタによって12秒よりも長周期の磁場変動を遮断したデータ（HPデータ）である．

Moullard et al.（2006）では，イオンのジャイロ周期程度の運動について解析するために，

LP データと BP データについて議論がなされている．図 1.5 に示した観測期間中におい

て，Cluster 衛星は太陽風中から衝撃波遷移層に入り，再び太陽風中に戻っている．0 秒

から約 25 秒までと約 210 秒以降では衛星は太陽風中の IMF を観測しており，それ以外

の時間では衝撃波遷移層の磁場を観測している．これは背景磁場強度（LP データ）が

強くなっていることからも明らかである．衝撃波遷移層において，BP データでは約 16

秒周期で磁場が変動している．これは上流のイオンジャイロ周期 20 秒とほぼ同程度で

ある．背景磁場強度（LP データ）が約 4 nT のとき，リップルに伴う空間構造で磁場は

0.5 nT 異なり，磁場方向が約 30°異なる． 

リップルは理論的には反射イオンや衝撃波面に沿う方向のカレントが何らかの不安

定性を励起した結果であると考えられているが，その観測的な解明にはローカルな衝撃

波角を把握し，その場のプラズマ分布関数の測定を行わねばならない．過去の観測結果

によって，衝撃波遷移層では磁場角が約 30°異なることが十分起こりうることを示し

た．シミュレーション（図 1.3 と図 1.4）でも示したように，遷移層における衝撃波角

の時間変化・空間構造を十分な精度で解析するためには，磁場方向の変化量の 30°を

10 分の 1 程度の精度で観測する必要がある．シミュレーションと観測結果から，背景

磁場 4 nT において分解可能な角度を最低でも 10°，可能ならば 3°（1/10 程度）と設

定した． 
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図 1.5 Cluster衛星が観測したリップルの構造[Moullard et al., 2006]．上段は測定磁場

の生データである．2段目の磁場データは上段のデータに 40秒のローパス・フィルタ

をかけたデータ（LPデータ）である．3段目の磁場データは上段のデータに 12秒から

40秒のバンドパス・フィルタをかけたデータ（BPデータ）である．4 段目の磁場デー

タは上段のデータに 12秒のハイパス・フィルタをかけたデータ（HPデータ）である． 

 

 フラックスゲート磁力計は，直交する 3 成分（X，Y，Z）の磁場強度を測定する．図

1.6に示すように測定した3成分によって，磁力計に固定された座標系での磁場方向（α，

β）を決定できる．真の磁場（赤矢印）に対して，各成分が測定誤差を持つとき，測定

磁場の方向は真の磁場とは異なる．このとき，αとβのそれぞれの角度誤差ΔαとΔβ

は，それぞれ式(1.1)と式(1.2)のように表せる． 

Z
F

Y
F

X
F





cossinsincossin

   (1.1) 

Y
F

X
F





cossin

cos            (1.2) 

ここで，ΔX とΔY，ΔZ は各成分の測定誤差で，F は磁場強度である．ΔX とΔY，Δ

Z，α，β，F が与えられれば，真の磁場に対する角度誤差Δθは式(1.3)より求められ

る． 

22 )()cos(                (1.3) 
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背景磁場が 4 nT のとき，Δθを 10°以下とする測定誤差の最悪値は 0.35 nT（2-11.52）で

ある．磁場の絶対精度が 12 ビット以上であれば，磁場の方向を 10°以上の精度で決定

できる．しかし，絶対精度 12 ビットでは．磁場方向の差異 30°を約 4 分割でしか評価

できない．これまで述べたとおり，30°の 1/10 程度の精度が好ましいため，目標絶対

精度を 14 ビット（1/16，約 1.8°相当）とした． 

 

図 1.6 磁場測定誤差と磁場方向決定精度の関係．磁場 3成分（X，Y，Z）から磁場方

向（α，β）が決まる．αは X成分と Y成分のアークタンジェントによって求められ，β

は XY面の成分と Z成分のアークタンジェントによって求められる．各成分の誤差は

角度誤差成分 Δαと Δβとして表せ，Δαと Δβから角度誤差 Δθが求められる． 

 

 SCOPE衛星の親機には 2 台，子機には 1台のフラックスゲート磁力計が搭載される．

フラックスゲート磁力計は DC から 128 Hz までの低周波磁場変動を測定する．表 1.2

に SCOPE 衛星搭載フラックスゲート磁力計の目標特性を示す．SCOPE 衛星の観測領域

（5 RE～25 RE）で，磁力計は磁場を測定できる十分広いダイナミックレンジ（±512 nT）

を必要とする．振幅 0.1 nT オーダーの電磁波動を検出するために，分解能は 8 pT（17

ビット）とした．弱磁場中で磁場の方向を精度よく決定するために，磁力計には高い精

度が要求される．磁場の角度変化 30°を十分な精度で評価するために，目標精度を 14

ビット（0.0625 nT，背景磁場が 4 nT のとき 1.8°相当）とした． 
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表 1.2 SCOPE 衛星搭載フラックスゲート磁力計の仕様 

 

 

1.2 フラックスゲート磁力計 

1.2.1 測定原理 

 フラックスゲート磁力計センサの磁場検出原理およびセンサをゼロ磁場検出器とし

て利用したフィードバックによる磁場測定原理を解説する． 

フラックスゲート磁力計のセンサは高透磁率を持つ金属（パーマロイ）が B-H 磁気

履歴特性を持つことを利用した磁気センサである[Primdahl, 1979]．図 1.7 に示したセン

サはシングルロッド型センサと呼ばれ, 円柱上の磁性体（シングルロッドコア）1 本を

コアとする．このパーマロイコアにソレノイド状にドライブコイルを巻く．検出コイル

もソレノイド状に巻き，検出コイルの出力を増幅器などの電気回路部に接続する．セン

サの検出信号の発生原理を図 1.8 に示す．センサに外部磁界 ΔH が印加されない場合と

印加された場合のそれぞれについて検出信号の特徴を述べる．パーマロイコアが図 1.8

①実線に示すような直線的な B-H 特性を持つとする．外部磁界が印加されない場合で

は，図 1.8②点線のように交流磁界 H（励磁周波数 f0）は H=0 を境に正負で対称な波形

であり，コアを十分に飽和する振幅を持つ．検出コイルで検出される誘導磁場 B は図

1.8③点線のような±Bs で飽和する波形となる．検出コイルに誘起される電圧は，図 1.8

④のような磁束の時間変化 dB/dt で，出力パルスの時間間隔が正負で対称な波形となる．

一方，外部磁界 ΔH がセンサに印加された場合では，交流磁界 H の中点が H=0 からず

れる（図 1.8②実線）ために，図 1.8③実線のように誘導磁場 B が飽和する時間が正負

で異なる．検出コイルの出力電圧は図 1.8④実線のように出力パルスの時間間隔が正負

で非対称となり，出力波形は偶数次高調波を含む．一般には ΔH が小さく高調波振幅に

要求項目 要求値

ダイナミックレンジ ±512 nT

分解能 8 pT, 17ビット
精度 14ビット
周波数帯域 DC-128 Hz
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比例するので 2 次高調波（2f0）を増幅，位相検波して外部磁界 ΔH を取り出す[遠山，

2001]． 

図 1.8④に示した電圧では 2f0に比べて f0成分の振幅が大きく S/N 比が悪い．1.1 節で

述べた宇宙機に搭載されるフラックスゲート磁力計では，f0成分を大幅に取り除くこと

が可能なリングコア型センサ（Primdahl, 1979）が採用されており，本研究でもリング

コア型のセンサを用いた． 

このような磁場検出原理からフラックスゲート磁力計はセンサの検出コイルが巻い

てある軸成分の磁場測定が可能であり，3 方向に検出コイルを置けば，磁場のベクトル

計測が可能である． 

 

 

図 1.7 シングルロッド型センサ．パーマロイと呼ばれる高透磁率磁性体に，励磁コイ

ル（ドライブコイル）と検出コイルがソレノイド状に巻かれている． 
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図 1.8 シングルロッド型センサの励磁による磁場検出原理[遠山，2001]．①はパーマ

ロイの B-H磁気履歴特性である．②はパーマロイに印加される交流磁界 Hである．磁

界 Hは励磁コイルに流れる電流による交流磁界と外部磁界 ΔHの和で表される．点線

は外部磁界 ΔH=0のとき，実線は ΔHが 0でないときの印加磁界 Hを表す．③はパー

マロイ内部の磁束 Bの時間変化（点線 : ΔH=0，実線 : ΔH≠0）を表している．④は磁

束 Bの時間変化によって検出コイルで検出される電圧の時間変化（点線 : ΔH=0，実線 : 

ΔH≠0）である． 

 

 フラックスゲート磁力計は前述のセンサ部と電気回路部（センサ励磁回路及び信号処

理回路）で構成されている．図 1.9 は磁力計の信号の流れを示したブロック図である．

センサは周波数 2f0で，外部磁場に比例した振幅の信号を出力する．検出信号はアンプ

で増幅され，バンドパス・フィルタ（BPF：Band-Pass Filter）で信号周波数以外の成分

をカットされる．次に，検出された信号は位相検波回路で外部磁場に比例した直流電圧

に変換される．その後，積分されて電圧-電流変換回路で電圧に比例した電流に変換さ

れる．変換された電流はフィードバックコイルへ流れ，センサ内部に外部磁場とは逆向

きの磁場を発生させる．この磁場は負のフィードバック・ループによって外部磁場をキ

ャンセルするように制御される．フィードバック磁場が外部磁場を正確にキャンセルす

るときには，フィードバック磁場は外部磁場と同じ強度で向きが反対となり，センサ内
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部における検出磁場はゼロになる．したがって，キャンセル磁場を作りだすフィードバ

ック電圧を計測すれば外部磁場を測定できる． 

 図 1.10 の青破線で示すように時刻 t1 で外部磁場が急激に変動する場合を考える．外

部磁場が変動する時刻 t1 以前ではフィードバック磁場（図 1.10 の緑線）が定常な外部

磁場（図 1.10 の青線）を正確にキャンセルしているため検出磁場（図 1.10 の赤線）は

ゼロ磁場である．しかし，外部磁場が変動した時刻 t1 では，フィードバック磁場が外

部磁場を正確にキャンセルできておらず，外部磁場の変動が検出される．フィードバッ

ク・ループによって検出磁場をゼロ磁場にするようにフィードバック磁場が制御される

ため，フィードバック磁場は外部磁場に追従するように時間的に変化し，検出磁場は時

間経過とともにゼロ磁場に戻る．フィードバック磁場が外部磁場に追い付き，再び検出

磁場がゼロ磁場になる特性時間は磁力計の応答周波数に相当し，磁力計の性能を示す重

要なパラメータの 1 つである．この特性時間よりも外部磁場の時間変動の方が早い場合

には，精度良く外部磁場を測定できない． 

 フィードバック回路の電気的なノイズもセンサへフィードバックされる．そのため，

電気的なノイズは外部磁場の変動としてセンサで検出され，信号処理回路を通して測定

磁場に現れる．したがって，低ノイズのフラックスゲート磁力計を開発するためにはフ

ィードバック回路のノイズを低減することが重要である． 
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図 1.9 アナログ方式フラックスゲート磁力計の信号の流れ（上）とセンサ内部におけ

る検出磁場と外部磁場，フィードバック磁場の関係（下）．外部磁場とフィードバック

磁場の差がセンサで検出され，信号処理回路を通してセンサへフィードバックされる．

フィードバック磁場は検出磁場をゼロ磁場にするように制御される．そのため，フィ

ードバック磁場を測定することは外部磁場を測定することに等しい． 

 

 

図 1.10 外部磁場が時間変化したときの検出磁場とフィードバック磁場の時間変化．

時刻 t1で外部磁場が変化したとき，検出磁場をゼロ磁場にするようにフィードバック

磁場が制御され，時間とともに外部磁場に近づく． 

 

1.2.2 先行研究におけるフラックスゲート磁力計の仕様と性能，課題 

 フラックスゲート磁力計は，半導体技術の進歩とともに小型化や高精度化がなされて

きた[Acuna, 2002]．1980 年代までに開発されたフラックスゲート磁力計の電気回路部を

構成するほとんどの電子部品は，アナログ・デバイスであった．1980 年代後半から 1990

年代前半にかけて，ディジタル・プロセッサである FPGA（Field Programmable Gate Array）
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が一般に実用化されたことを受けて，これまでアナログ回路で構成されてきたフラック

スゲート磁力計の信号処理回路をプロセッサに置き換えたディジタル方式フラックス

ゲート磁力計が提案された[Primdahl et al., 1994; Auster et al., 1995; Piil-Henriksen et al., 

1996]．欧州では 1998 年打上げの Astrid-2（Pedersen et al., 1999）や 2003 年打上げの

ROSETTA（Glassmeier et al., 2007; Auster et al., 2007）等の人工衛星に搭載され，現在で

は他にも多くの衛星に搭載され始めている． 

 1980年代までの主流であったアナログ方式と 1990 年代以降に開発されたディジタル

方式の基本的な構成を図 1.11 に示す．ディジタル方式の信号処理回路では検出された

アナログ信号をディジタル信号に変換するアナログ・ディジタル変換器（ADC : 

Analog-to-Digital Converter）を BPF の後段に配置する．AD 変換されたディジタルデー

タはディジタル・プロセッサの FPGA に取り込まれる．取り込まれたデータをもとに

FPGAの演算処理で検出磁場を求めて，積分を行う．積分値をディジタル・アナログ変

換器（DAC : Digital-to-Analog Converter）に送信し，アナログ値に変換された信号（電

圧）は抵抗を通してセンサへフィードバックされる． 

 

 

図 1.11 アナログ方式（上）とディジタル方式（下）フラックスゲート磁力計のブロ

ック図．アナログ方式ではほぼ全ての回路がアナログ回路で構成されているのに対し

て，ディジタル方式ではプロセッサを用いてアナログ回路をディジタル化することで

小型軽量・省電力化を図る． 
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ディジタル方式の特徴 

ディジタル方式の特徴には「小型軽量・省電力化」や「経年変化，温度変化の抑制」，

「部品入手のしやすさ」などがあげられる． 

現在計画中の磁気圏探査衛星を開発する上で大きな課題となるのがリソース（重量や

寸法，消費電力）の削減である．たとえば，SCOPE 計画では複数衛星の同時打上げの

ために，衛星のサイズや重量は厳しく制限される．他にも太陽から離れた外惑星におけ

る磁気圏探査では電力の確保が地球周回衛星に比べて困難である．衛星のリソースの削

減はミッション機器である科学観測機器にも適用される．フラックスゲート磁力計にお

いても，「小型軽量・省電力化」を実施しなければならない．アナログ方式は多くの抵

抗やコンデンサ，アナログ・デバイスで信号処理回路が構成されている．ディジタル方

式は従来のアナログ回路を FPGAなどのディジタル・プロセッサ 1 つに置き換えること

で小型，軽量化を図ることができる．従来のアナログ方式では信号処理回路の多数のア

ナログ・デバイス（オペアンプやアナログ・スイッチ等）に起因する消費電力が大きい．

ディジタル方式ではアナログ回路の消費電力がプロセッサの消費電力に置き換わる．プ

ロセッサでの演算手法や演算周波数を考慮した設計によって消費電力を設計でき，アナ

ログ方式以下に抑えることが期待できる．図 1.12 はこれまでに衛星に搭載された磁力

計の重量を縦軸に，電力を横軸に示した図である．●は従来のアナログ方式，▲はディ

ジタル方式を表す．ディジタル方式はアナログ方式に比べて，重量も電力も半分以下に

なっている．このようにディジタル化は小型軽量・省電力化を可能にする．本研究では，

SCOPE 計画の目標として重量 0.5 kg，消費電力 1 W を設定した．この設定値は他のデ

ィジタル方式と遜色ない数値である．また，2 章で述べる観測ロケット搭載用ディジタ

ル方式フラックスゲート磁力計のセンサと電気回路部の重量は 0.8 kg で，消費電力は 2 

W である． 

 アナログ方式には回路に多くの抵抗やコンデンサを使用している．一方，ディジタル



18 1 序論 

  

方式ではこれらを大幅に削減することができ，抵抗値やコンデンサ容量の経年変化及び

温度変化に伴う磁力計の特性変化を抑えることができる． 

 オペアンプやアナログ・スイッチ，ADC 等のアナログ部品は常に新しいものに変わ

っていくため，過去に使用した部品を入手することは難しく，衛星計画毎に部品を選定

し，それに合わせて回路設計を変更する必要がある．衛星開発が長期にわたる場合には，

衛星開発中に選定した部品が入手困難になることも考えられる．特に耐放射線性部品は

供給状況や納期の観点から入手困難になりやすい．アナログ部品を多く取り扱うことは

費用や製造の面で不利である．ディジタル方式ではソフトウェアをプロセッサに合わせ

て書き換えることにより同等の性能を実現できるので，部品の供給状況や納期に悩まさ

れないという利点を持つ． 

 

 

図 1.12 衛星搭載磁力計の重量と消費電力．横軸は磁力計の消費電力，縦軸は磁力計

の重量を表す．●は従来のアナログ方式を表し，▲はディジタル方式を表す．フラック

スゲート磁力計はそれぞれの衛星計画に合わせて開発されているため，アナログ方式

とディジタル方式のリソースについて厳密な比較をすることは難しいが，ディジタル

方式（▲）の方が比較的リソースを抑えられていることがわかる．[Fukunishi et al., 1990; 

Kokubun et al., 1994; PLANET-B Prelaunch Report, 1998; Baumjohann et al., 2010; Auster et 

al., 2008; Balogh et al., 1997; Auster et al., 2007] 
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ディジタル方式の課題 

 従来のディスクリート部品で構成されたアナログ方式は重量や寸法が大きく，将来計

画の衛星に搭載する磁力計にはディジタル化が必要不可欠である．しかし，ディジタル

方式にも克服しなければならない課題がある．磁力計の磁場分解能や測定精度はフィー

ドバックの分解能や精度に強く依存する．そのためディジタル方式ではフィードバック

に用いる DAC の分解能がそのまま磁力計の分解能に相当する．SCOPE 計画では要求分

解能 17 ビット（8 pT）に基づき，17 ビットの DAC が必要となる．最大の課題は，耐

放射線性があり，かつ磁力計に適した市販の宇宙用 DAC チップが分解能 12 ビットまで

のものしか現在製造されていないという点ある[Auster et al., 2008]．この課題は SCOPE

計画に限った課題ではなく，ほぼすべての磁気圏探査計画において課題となる．以下に

ディジタル方式の高分解能化対策を中心に，先行研究での開発成果を述べる．本研究の

目標特性と先行研究の特性を比較し，先行研究では目標特性を達成できないことを示す． 

 

先行研究 

 米国の THEMIS 衛星に搭載されたディジタル磁力計[Auster et al., 2008]の信号処理回

路を図 1.13 に示す．THEMIS 衛星に搭載された磁力計のフィードバックには 12 ビット

と 6ビットの DAC が配置されている．磁場測定範囲が±25000 nT なので，6ビット DAC

の量子化値は 780 nTに相当する．12ビットDAC は 6ビットDACの量子化値である 780 

nT を 12 ビットで量子化するので，量子化値は 0.19 nT に相当する．したがって，分解

能は 18 ビット（12 ビット＋6 ビット）になる．－390 nT～＋390 nT の範囲では，6 ビ

ット DAC の出力値は変化せず 12 ビット DAC の出力値だけが変化することがわかる．

そのため，フィードバックの精度は 12 ビット DAC の性能だけで決まる．－390 nT～＋

390 nT では，磁場分解能は 0.19 nT，線形性誤差は 0.0056%（約 14 ビット）である[Auster 

et al., 2008]．ただし，DAC のデータシート上の精度は 11 ビット（誤差：±1 LSB）で

あり，DAC の精度評価試験によって多くの同一製品から特性の良いものを選定した結
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果として精度約 14 ビットが実現された．この方法の問題点は以下の 2 つである． 

・ DAC のデータシート上では 11 ビット以上の精度が保証されていないため，試験に

よって精度 14 ビットを達成する DAC を選定しているが，必ず精度 14 ビットを満たす

DAC があるとは限らない． 

・ 放射線耐性のある DAC デバイスの供給状況に応じて，使用できる DAC が制限さ

れる． 

 本研究で開発する磁力計の目標分解能は 17 ビットで，目標精度は 14 ビットである．

この先行研究で使用された DAC の分解能は 12 ビットで精度が 14 ビットである．その

ため，既存の宇宙用 12 ビット DAC では本研究の目標特性を達成できない． 

 

 

図 1.13 THEMIS衛星に搭載されたディジタル磁力計の構成[Auster et al., 2008]．フィ

ードバックに放射線耐性が保証された 12ビット DACを配置している． 

 

 図 1.14 は Astrid-2 衛星に搭載されたディジタル磁力計である[Pedersen et al., 1999]．こ

のディジタル磁力計ではフィードバックの DAC に放射線耐性のない市販の 18 ビット

DAC が使用されている．耐放射線性試験により市販 DAC の放射線耐性を保証し，衛星

に搭載することは不可能ではない．しかし，開発のたびに DAC デバイスの特性評価と

選定，耐放射線性試験を繰り返し実施しなければならない．また，DAC デバイスの供

給状況に左右されるため，長期的な衛星開発計画で使用することは適切ではない． 
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図 1.14 Astrid-2衛星に搭載されたディジタル磁力計の構成[Pedersen et al., 1999]．フィ

ードバックに市販の 18ビット DACを配置している． 

 

O’Brien et al.(2007)が開発したディジタル磁力計のブロック図を図 1.15 に示す．この

先行研究でとられた高分解能化の対策は，本研究で採用した方法に最も近い．フィード

バックの DAC にはプロセッサとアナログ・ローパス・フィルタ（ALPF: Analog Low-Pass 

Filter）で構成した 1 ビット・デルタシグマ DAC が配置されている．デルタシグマ DAC

の動作原理については 2 章で述べるが，プロセッサからパルス密度変調された信号が出

力され，ALPF を通して所望の電圧が得られるという仕組みである．この DAC は，放

射線耐性部品の入手しやすい FPGAとオペアンプだけで構成できる．この手法は既存の

DAC チップに頼らないので，部品入手の問題に悩まされないという長所がある．開発

されたデルタシグマ DAC は 1 ビット 1 次型デルタシグマ DAC で，その分解能は 16 ビ

ットと報告されている．また，出力値の精度については明記されていない．本研究では，

分解能 17 ビット，精度 14 ビットが要求されるため，O’Brien et al.(2007)で開発されたデ

ルタシグマ DAC は採用できない． 
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図 1.15 惑星磁気圏探査のために開発されたディジタル磁力計の構成[O’Brien et al., 

2007]．フィードバックには 1次デルタシグマ DACが配置されている． 

 

Forslund et al.(2007)は，フィードバックの DAC にパルス密度変調と 1 ビット 1 次型デ

ルタシグマ変調を組み合わせた DAC を採用した．図 1.16(a)がディジタル磁力計の構成

で，(b)が DAC 回路である．DAC は 1 ビット出力を生成するためのプロセッサと ALPF

回路で構成されている．この手法も前述の O’Brien et al.(2007)と同様に入手しやすい

FPGA とオペアンプだけを用いることで，部品の入手性の課題を解決している．(c)は

FPGAからの 1 ビット出力を生成する手法を表している．上位 P ビットのデータからパ

ルス密度（デューティ比）を決める．下位 D ビットのデータで 1 ビット 1 次デルタシ

グマ変調を実行し，1 ビット変調出力を生成する．2 つの波形を足し合わせた信号が

ALPF を通してセンサへフィードバックされる．DAC の分解能は 13 ビットで，出力値

の精度は 16-17 ビットと報告されている．この DAC の課題は，プロセッサに要求され

るクロック周波数が高いことである．13 ビットの分解能を得るために 65 MHz のクロッ

ク周波数が要求される．本研究では分解能 17 ビットを目指すので，この先行研究の手

法を応用した場合，さらに 16 倍のクロック周波数約 1 GHz が要求される．この周波数

は非現実的であり，本研究の目指す特性を達成することはできない．また，プロセッサ

を高周波で動作させると，消費電力が増加するため，本研究で目指す省電力化と相反す

る． 
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図 1.16 Forslund et al.( 2007)が開発したディジタル磁力計の構成．(a)磁力計の全体構

成． (b)DAC 回路．(c)変調信号の生成方法．フィードバックにはパルス密度変調と 1

ビット 1次デルタシグマ変調で構成された DACが配置されている． 

 

図 1.13 から図 1.16 で示した先行研究はすべてディジタル磁力計であったが，Magnes 

et al.(2008)は，ディジタル化とは異なる方法でフラックスゲート磁力計の小型，軽量，

省電力化を実現した．その方法は，アナログ方式磁力計の信号処理回路をアナログ・デ

ィジタル混載の半導体デバイス ASIC (Application Specific Integrated Circuit）で開発する

という方法である．従来のアナログ信号処理回路は図 1.17(a)で示されるが，Magnes et 

al.(2008)は，磁力計のフィードバック・ループをデルタシグマ変調器に置き換える手法

（Kawahito et al.,1999）を応用して宇宙機搭載用磁力計を開発した．センサへのフィー

ドバック信号が 1 ビット変調信号であるため，高精度な ADC や DAC 開発を必要とし

ない．この方法では，信号処理回路すべてを 1 つの半導体チップに収めるので，小型化

という点で最適な方法である．また，放射線耐性が十分保証された半導体製造プロセス

を用いれば，放射線耐性に関する課題も解決できる．しかし，開発された磁力計の分解

能は 16 ビットで，精度は 14-15 ビットである．本研究では目標分解能が 17 ビットであ

るため，この先行研究で開発された磁力計では目標を達成できない． 
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図 1.17 Magnes et al. (2008)が開発した磁力計の構成．(a)従来のアナログ磁力計の構

成．(b)ASIC によって実現されたアナログ磁力計の構成．磁力計のフィードバック・

ループを 4 次型デルタ・シグマ変調器として構成することにより，ADCと DACを必

要としない． 

 

1.2.3 フラックスゲート磁力計の将来像 

 図 1.18 は，将来の惑星磁気圏探査計画からの要求とその要求を実現するためにフラ

ックスゲート磁力計が目指すべき将来像を示したものである．将来の惑星磁気圏探査計

画では，観測機器の「小型・軽量・省電力化」が求められる．先行研究では多くのアナ

ログ電子部品で構成されていた信号処理回路をディジタル・プロセッサで置き換えるこ

と「ディジタル化」により，小型・軽量・省電力化が実現された．前述のとおり，ディ

ジタル磁力計の性能はフィードバックに配置された DAC の性能によって決まる．本研

究では DAC に分解能 17 ビットと精度 14 ビットが要求されるが，先行研究ではこの特

性を満足するディジタル磁力計は存在しない．その理由は，分解能 17 ビットと精度 14

ビットを満たし，かつ放射線耐性を有した DAC が存在しないためである．本研究では

高精度な DAC を開発することにより，ディジタル磁力計の精度向上を実現させる． 

 ディジタル磁力計の信号処理回路は，従来のアナログ信号処理回路の大部分をディジ

タル・プロセッサ 1 つに置き換えられる．しかし，信号処理回路には原理上ディジタル
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化できないアナログ回路も存在するため，それらの回路を半導体デバイス ASIC で開発

することにより，ディジタル磁力計のさらなる小型化を目指す． 

ディジタル・プロセッサは様々な衛星搭載機器に用いられるため，放射線耐性の保証

されたプロセッサを入手することは比較的容易である．一方，放射線耐性を有し，必要

な電気的特性を満たすアナログ・デバイスの長期的な入手は，ディジタル・プロセッサ

に比べて難しい．先行研究で開発されたディジタル磁力計にもアナログ・デバイスが用

いられているので，これまでのディジタル磁力計でも放射線耐性への課題が残る．本研

究では残されたアナログ回路を ASIC で開発し，放射線耐性の保証された製造プロセス

で開発することによりディジタル磁力計の放射線耐性を保証する． 

 将来の惑星磁気圏探査衛星に搭載するフラックスゲート磁力計の目指すべき姿は，デ

ィジタル化による小型・軽量・省電力化を実行しつつ，「高精度な DAC 開発による精度

向上」と「ASIC 開発によるディジタル磁力計のさらなる小型化と放射線耐性向上」を

実現することである． 

 

 

図 1.18 将来計画の要求と先行研究における対策，本研究が目指す磁力計の将来像． 

 

1.3 本研究の目標 

将来像では磁力計の開発要素が，「ディジタル化」と「高精度 DAC 開発」，「ASIC 開

発」であることを述べたが，このうちディジタル化については先行研究で実現されてい
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る．図1.18に示した将来像を実現するために本研究の目標を「高精度DAC開発」と「ASIC

開発」とした．図 1.19 は将来像をもとに考えた将来計画のためのディジタル磁力計の

構成である．先行研究のディジタル磁力計と同様に，FPGAによって磁力計の信号処理

をディジタル化する．そして，残されたアナログ回路を 1 チップの ASIC デバイスで開

発する．図 1.15 に示した O’Brien et al.（2007）では FPGAとオペアンプで構成されたデ

ルタシグマ DAC を開発することにより，部品を容易に入手できることや放射線耐性に

対する課題を克服できることが示された．本研究でもこの特徴を活かし，高精度 DAC

にはデルタシグマ変調方式 DAC を採用した．デルタシグマ DAC はデルタシグマ変調

器と ALPF で構成される．デルタシグマ変調器を FPGAに実装し，ALPF を ASIC で開

発する．残されたアンプや BPF，ADC 回路も同一の ASIC 上に実装する． 

図 1.19 の灰色で示したデルタシグマ DAC とアンプ・BPF 回路は，実際に本研究で開

発した要素である．ただし，デルタシグマ DAC の ALPF は ASIC ではなく，ディスク

リート・オペアンプを用いた．将来的には ALPF を ASIC で開発することにより，部品

の入手性や放射線耐性の課題に対する解決だけでなく，さらなる小型化を目指す．

O’Brien et al.（2007）で報告されたデルタシグマ DAC の分解能と精度は，将来計画で要

求される特性を満足しなかったが，本研究では将来計画で要求される特性を満足するよ

うにデルタシグマ DAC を設計・開発した．ASIC 開発では，原理上ディジタル化できな

いアンプと BPF 回路を半導体デバイス ASIC で開発した． 

 

 

図 1.19 将来計画のための磁力計の構成．小型・軽量・省電力化のために検出回路を

ASICと FPGAで構成する．フィードバックにはデルタシグマ DACを配置する． 
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本研究では，科学観測ロケット S-310-40 号機にデルタシグマ DAC を組み込んだディ

ジタル磁力計 DFG を搭載する機会を得，このロケット実験を宇宙における DFG の実証

の機会とした．ロケット実験における磁力計の役割はロケットの姿勢（ロケットのスピ

ン軸と磁場のなす角）を 2°の精度で決定することである．2°の姿勢角を達成するた

めには，背景磁場 F=45000 nT において 790 nT の精度（7 ビット相当）が要求される．

ロケットの姿勢解析過程においてスピンに伴う磁場変動を算出するが，2°の角度精度

を達成するために要求される検出磁場の分解能は，160 nT（10 ビット相当）が要求され

る．ロケットは約1 Hzでスピンするので，磁力計の測定周波数帯域をDC-10 Hzとした．

また，サンプリング周波数 200 Hz という制限により，振幅が-3 dB となるカットオフ周

波数の上限をナイキスト周波数 100 Hz よりも十分低い 65 Hz とした．将来計画からの

要求特性を満足すれば，ロケット用 DFG の精度と分解能は必ず達成される． 

 本研究の目標は，将来の惑星磁気圏探査計画の科学目標を達成するために，磁力計開

発において課題となるディジタル磁力計の「小型・軽量・省電力化」と「高精度化」，

「放射線耐性に関する課題解決」を実現させることである．本論文は，これら 3 つの課

題を解決する鍵となる「デルタシグマ DAC 開発」（第 2 章）と「デルタシグマ DAC を

組み込んだディジタル磁力計のフライト実証」（第 3 章），「ASIC 開発」（第 4 章）から

構成される． 

第 2 章では，デルタシグマ DAC とそれを組み込んだディジタル磁力計の開発成果に

ついてまとめた．まず，設計・製作した DAC の分解能と精度，周波数特性を実験によ

り評価し，設計通りの特性が得られたことを示した（2.2 節）．次に，デルタシグマ DAC

を含む回路構成にもとづいて周波数特性計算モデルを構築し，実験によってデルタシグ

マ DAC を組み込んだディジタル磁力計の周波数特性設計の妥当性を示した（2.3 節）．

開発したロケット用 DFG がロケットからの要求特性を達成したことを示し（2.4 節），

デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計の設計手法の妥当性を示した． 

 第 3 章では，ロケット実験で得られた DFG の磁場データを用いてロケットの姿勢を
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解析し，DFG の宇宙での実証を検証した．まず磁場データを用いてロケットのスピン

軸と磁場のなす角（地磁気姿勢角）を算出する原理を解説する．次に解析手法にしたが

って計算した結果を示す．その結果，独立に求められる 2 つ地磁気姿勢角の差が，DFG

の特性評価結果から予測された値よりも大きかったため，その原因を追究した結果を述

べる． 

 第 4 章では，ASIC の開発成果をまとめた．アンプと BPF 回路を ASIC で設計し，実

験により特性を評価した．特性評価の結果，アンプ・BPF 回路を設計どおり開発できた

ことが示せた． 
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2 デルタシグマ DAC を用いたディジタル方式フラックスゲート磁

力計の開発 

 

2.1 概要 

 本研究ではディジタル磁力計の磁場測定精度を向上させるために，高精度なデルタシ

グマ DAC を独自に設計，開発し，それをディジタル磁力計に組み込むことで精度を向

上させた．さらに，開発したデルタシグマ DAC は入手しやすい宇宙用のプロセッサ

FPGAと宇宙用の汎用オペアンプで実現できる．この長所は，長期の大型衛星計画であ

っても，その時に使用できる汎用 FPGAとオペアンプに容易に置換できるので，デバイ

スの入手性という課題に悩まされないという点である． 

2.2 節では開発したデルタシグマ DAC について述べる．まず，数値シミュレーション

により目標特性（分解能 17 ビット，精度 14 ビット，周波数帯域 DC-128 Hz）を満足す

るデルタシグマ DAC の設計パラメータを求めた．同時に，科学観測ロケット搭載用デ

ィジタル磁力計 DFG（Digital-type FluxGate Magnetometer）の周波数帯域 DC-65 Hz を満

たすためのデルタシグマ DAC の設計パラメータについても求めた．次に，ロケット用

の設計パラメータを実現するデルタシグマ DAC を製作した．実験により製作した DAC

の分解能と精度，周波数特性を評価し，設計通りの特性が得られた． 

2.3 節ではデルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計の周波数特性について

述べる．まずはデルタシグマ DAC を含む回路構成にもとづいて周波数特性計算モデル

を構築した．周波数特性を目標とする帯域に調整するためにフィードバック・ループの

ゲインを上げるパラメータをプロセッサに組み込み，適切な周波数特性を設計した．実

験によって磁力計の周波数特性を測定し，周波数特性設計の妥当性を示した． 

2.4 節では観測ロケット用 DFG の周波数特性，分解能，精度を実験により評価し，ロ

ケットからの要求特性を達成したことを示す．デルタシグマ DAC の設計に始まり，そ
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れを組み込んだ磁力計の特性評価に至る全ての設計・開発を通して，デルタシグマ DAC

を組み込んだディジタル磁力計の設計手法の妥当性を証明した． 

 

2.2 デルタシグマ DAC 

2.2.1 動作原理 

 ディジタル磁力計の目標性能（分解能や精度，周波数特性）を達成するためには，そ

の目標性能に適したデルタシグマ DAC を開発しなければならない．例えばディジタル

磁力計の磁場分解能はデルタシグマ DAC の分解能によって制限されるため，デルタシ

グマ DAC の分解能は目標磁場分解能以上でなければならない．分解能と同様に磁場測

定精度や周波数特性もデルタシグマ DAC の各特性に強く依存する．本項ではデルタシ

グマ DAC の動作原理を解説し，デルタシグマ DAC の分解能と精度，周波数特性を決

定する要因について述べる．最後にデルタシグマ DAC の動作安定性とその決定要因に

ついて述べる． 

図 2.1に 1ビット 1次型デルタシグマ変調器[Inose and Yasuda, 1963]の z変換モデルを

示す[Norsworthy et al., 1997]．デルタシグマ変調では，遅延器を通して得られるひとつ前

の量子化器出力 yz-1と入力 u の差を取り，積分し，量子化したものを新しい量子化器出

力 yとする．量子化器出力 yと積分器出力の差（以下，量子化誤差と呼ぶ）を eとする

と，入力 u と量子化器出力 y（以下，変調出力 yと呼ぶ）の関係は式（2.1）で表される． 

ezuy )1( 1    (2.1) 

変調出力と入力の差（y-u）がデルタシグマ変調器の変換誤差なので，式(2.1)の第 2 項

(1-z-1)e がデルタシグマ変調器の変換誤差である．z 変換モデルにおいて 1-z-1は時間微分

d/dt に相当するため，変換誤差は量子化誤差 eの時間微分値である．量子化誤差 eが周

波数に依存しないホワイトノイズであると仮定すれば，変換誤差のスペクトルは周波数

が高いほどスペクトル強度が強く，周波数が低いほどスペクトル強度が弱くなる．これ
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はノイズシェーピング効果と呼ばれ，デルタシグマ変調の最大の特徴である．後段のア

ナログ・ローパス・フィルタ（ALPF）は変換誤差の大部分を占める高周波成分を取り

除くために配置されている． 

 

 

図 2.1 1 ビット 1次型デルタシグマ DACの内部構成．デルタシグマ DACはデルタシ

グマ変調器とアナログ・ローパス・フィルタからなる．デルタシグマ変調器は減算器

と積分器，1ビット量子化器，遅延器からなる． 

 

ⅰ) 分解能 

デルタシグマ DAC の分解能はデルタシグマ DAC 出力電圧に含まれるノイズによっ

て制限されるため，ノイズを目標分解能以下に抑えねばならない．DAC 設計の観点か

らノイズを 3 種に分類し，各ノイズの発生原理と特徴を示す．1 つ目はデルタシグマ

DAC の動作原理で示したように量子化誤差 eに起因する電圧ノイズ（以下，変調ノイ

ズと呼ぶ），2 つ目は入力値と変調器の構成（次数）に依存するトーンノイズ，3 つ目は

電子部品の電気的特性に起因するノイズ（以下，デバイス依存ノイズと呼ぶ）である．

変調ノイズは単純化した理想的なデルタシグマ変調モデルにより定量的に評価できる．

トーンノイズは実機のプロセッサで実行されるデルタシグマ変調器の演算処理を，計算

機上で再現することにより定量的に評価できる．デバイス依存ノイズは回路で使用する

電子部品の電気的特性が，変調信号に理想的波形からの差異を引き起こすことによって

現れる．電子部品の特性値に応じて変調出力に理想的波形からの差異を加えることによ

り，ノイズを定量的に再現する．デルタシグマ DAC の分解能設計では，変調ノイズ，

トーンノイズ，デバイス依存ノイズの順にノイズレベルを計算し，デルタシグマ DAC
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の設計パラメータを徐々に絞り込んでいく． 

1) 変調ノイズ 

 変調ノイズはオーバーサンプリング比や変調器次数に依存する．オーバーサンプリン

グ比（OSR : Over Sampling Ratio）は式(2.2)のように定義される． 

fc

f
OSR m

2
        (2.2) 

ここで，fmは変調出力 yを演算する周波数（以下，変調周波数と呼ぶ），fc は ALPF の

カットオフ周波数である．変調周波数 fmを高くすると，量子化誤差 eの帯域が高周波

域に移動し，低周波域のパワーが小さくなるので，デルタシグマ DAC の分解能が高く

なる．また，ALPF のカットオフ周波数 fc が低いほど，ALPF の通過帯域に含まれる変

調ノイズは小さくなるため，分解能が高くなる．変調周波数 fmを高くすることと ALPF

のカットオフ周波数 fc を低くすることは OSR を大きくすることを意味しており，OSR

が大きいほど分解能が高くなることがわかる． 

1 次変調器の量子化誤差 eがすでに 1 階微分されたスペクトルをもつとき，その 1 次

変調器の量子化誤差は 2 階微分されたスペクトルをもつ．つまり，「量子化誤差 eが 1

階微分されたスペクトルをもつ量子化器」があれば 2 次変調器が構成できる．この「量

子化誤差 eが 1 階微分されたスペクトルをもつ量子化器」は 1 次デルタシグマ変調器そ

のものである．したがって，1 次変調器の量子化器を 1 次変調器に置き換えたものが，

2 次変調器である．2 次変調器のブロック図を図 2.2 に示す[Candy, (1985)]．図 2.2 の変

調出力 yと量子化誤差 eの関係は式(2.3)で表せる． 

ezuy 21)1(         (2.3) 

第 2項の(1-z-1)2は 2階微分を表すことからも量子化誤差 eが 2階微分されていることを

確認できる．2 階微分された量子化誤差スペクトルの強度は，1 階微分に比べて高周波

域で強く，低周波域で弱い．ALPF によって高周波域の量子化誤差を十分取り除くこと

ができれば 1 次よりも 2 次変調器の方が変調ノイズを抑えられる． 
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図 2.3 に変調ノイズの計算結果を示す[Norsworthy et al., 1997]．この計算では以下の 3

つの仮定が用いられている． 

・量子化誤差がホワイトノイズである． 

・ALPF はカットオフ周波数以降の信号を完全に遮断する． 

・入力 u がフルスケール振幅の正弦波である． 

同じ次数の変調器では OSR が大きいほど，同じ OSR では次数が高いほど変調ノイズは

小さく，高分解能を実現できる．これは OSR や変調器次数と分解能の関係をよく表し

ている．また，変調器次数が高いほど OSR に対する変調ノイズの減衰率が大きいので，

あまり大きい OSR がとれない場合には高次変調器の利用が効果的である．図 2.3 を用

いることによりデルタシグマDACに要求されるOSRと変調器次数をある程度絞ること

が可能である． 

 

 

図 2.2 1 ビット 2 次型デルタシグマ変調器の構成．2次型デルタシグマ変調器の構成

は 1次型デルタシグマ変調器の量子化器を 1 次型デルタシグマ変調器に置き換えたも

のである． 
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図 2.3 0 次から 3 次変調器を有するデルタシグマ変換器のノイズレベル特性

[Northworthy et al., 1997]．縦軸はデルタシグマ変換器出力の信号帯域内における量子化

ノイズの RMS値，横軸は OSRである．Lは変調器の次数を表している． 

 

2) トーンノイズ 

図 2.3 で示した変調ノイズでは量子化誤差がランダムであると仮定した．しかし，デ

ルタシグマ変調器への入力 u が直流または直流とみなせるほどの低周波である場合に

は仮定が破れ，トーンノイズと呼ばれる特定の周波数を持った変調ノイズが現れる

[Gray, 1989]． 

トーンノイズの例を示すために，量子化器出力が 1 と－1，積分器の初期値が 0.5，入

力 u が u=0.5 の場合の 1 次変調器の積分器出力と変調出力 y，量子化誤差 eを計算した

結果を図 2.4 に示す[Norsworthy et al., 1997]．サイクル nは変調器の演算サイクル番号を

表している．n=5 のとき変調器内部の状態は n=1 と同じであるため，4 サイクル周期で

固定されたパターンの変調器出力（1,1,-1,1）が繰り返される．1 サイクルは変調周波数

fmの逆数であるため，u=0.5 のときの変調器出力では周波数 fm/4 の非常に大きなノイ

ズが現れる． 
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図 2.4 入力値 u=0.5 に対する 1 次変調器の動作． 

 

次に入力 u が u=0.01 のときのトーンノイズ周波数を計算した結果を図 2.5 に示す．こ

の場合では 200 回分の変調出力 yのうち Hi レベル(1)が 101 回，Lowレベル(-1)が 99 回

現れる．この変調出力の平均値は 0.01 であり，入力に対応するアナログ出力が得られ

ている．Hi レベル(1)と Low レベル(-1)は交互に表れるが，Hi レベル(1)と Low レベル(-1)

が同数でないために Hi レベル(1)が 2 回連続する固有パターンが 200 回の変調出力の間

に 1 度だけ現れる．これは周波数 fm/200 のトーンノイズが発生していることを意味す

る．入力値が u=0 に近いほど，固有パターンの現れる周期が長いので低周波のトーンノ

イズが発生する．このトーンノイズが問題となるケースはトーンノイズの周波数が

ALPF のカットオフ周波数よりも低いときである．例えば OSR を 50 とした場合，ALPF

のカットオフ周波数 fc は fm/100 であり，図 2.4 で示したトーンノイズ（周波数 fm/4）

は ALPF で十分減衰できる．しかし，u=0.01 ではトーンノイズの周波数(fm/200)が ALPF

のカットオフ周波数(fm/100)よりも低いため DAC の分解能を劣化させる． 
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図 2.5 入力値 u=0.01 に対する 1 次変調器の動作 

 

図 2.6 は OSR が 16 のときの 1 ビット 1 次型デルタシグマ変換器のノイズレベルを計

算した結果である[Norsworthy et al., 1997]．計算されたノイズレベルは入力値に依存して

いることがわかる．特に入力値が 0 と±0.33 付近では強いトーンノイズが生じ，変調ノ

イズのノイズレベル（-41 dB）を超えている．また，入力値が大きい（±0.8 以上）場

合も大きなノイズが生じている．このノイズもトーンノイズに分類されるが，入力値 0

付近の場合に比べてノイズ発生原理は簡単に理解できる．入力値が大きい場合では変調

出力 yがほとんどの時間 Hi レベルまたは Low レベルの状態にあり，長周期で逆レベル

の短パルスが現れる．これにより，ALPF で減衰できない低周波のトーンノイズが生じ

る．ただし，あまりにも入力値が大きい（±0.95 以上）とき，逆レベルのパルスの発生

回数が少ないので RMS ノイズは小さい．入力値が±0.9 のとき，パルスの発生頻度が高

く，ALPF での減衰率も小さいので RMS ノイズが最も大きくなる．さらにパルスの発

生周波数が高くなる場合（±0.8）には，ALPF による減衰率が大きいので RMS ノイズ

は小さくなる．トーンノイズは変調器次数や入力値に依存するので，トーンノイズを目

標分解能以下にするためには実際に開発するデルタシグマ変調器のパラメータを用い

たノイズレベル計算が必要不可欠である． 
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図 2.6 -1から+1の範囲のDC入力に対するノイズレベル[Northworthy et al., 1997]．OSR

を 16とした場合の RMSノイズを計算した結果である．矢印で示した-41 dBは，量子

化ノイズがランダムで，トーンノイズが発生しないと仮定した場合のノイズレベルで

ある． 

 

 3) デバイス依存ノイズ 

実機の DAC の変調出力波形には電子部品の電気的特性が原因となって理想的な変調

波形から差異が生じる．理想的な波形からの差異はノイズとしてアナログ出力に現れる．

本研究ではこのようなノイズをデバイス依存ノイズと呼ぶ．電気的特性の要因は多岐に

わたるため，デバイス依存ノイズの原因は設計された DAC 回路ごとに異なる． 

ここでは本研究で設計したデルタシグマ DAC 回路を例に，デバイス依存ノイズの発

生機構の 1例を示す．図 2.7 は本研究で開発したデルタシグマ DAC の回路構成である．

回路の詳細な解説は 2.2.3 項に示すが，FPGA に実装されたデルタシグマ変調器にディ

ジタル値が入力され，FPGAから 1 ビット（0 Vまたは 3.3 V）の変調波形が出力される．

変調波形は NAND ゲートを通して ALPF に入力され，バイアス回路を通してアナログ

出力が得られる．ディジタル電源の Hi レベル電圧はノイズが大きいことが考えられる

ので，Hi レベル電圧を安定させるために NAND ゲートと 5 Vの高精度リファレンス電

圧 IC を用いた．NAND ゲートでは変調波形の立ち上がりと立下りに伝搬遅延が生じる．

本研究で開発したデルタシグマ DAC では，伝搬遅延により NAND ゲート出力での変調

波形が理想変調波形と異なり，デバイス依存ノイズの発生が予測された． 
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図 2.8(a)は入力 u が u=0.01 のときの理想的な変調波形で，周波数 fm/200 のトーンノ

イズが現れている．図 2.8(d)のように変調波形の立下りが電子部品の特性により遅延さ

れた場合を考える．理想波形(図 2.8(a))と遅延波形(図 2.8(b))の差をとると図 2.8(c)のよ

うなパルス列が生じ，デルタシグマ変調出力にノイズとして現れる．このパルス列に起

因するノイズはパルス幅に相当する高調波成分だけでなくトーンノイズと同じ周波数

(fm/200)のノイズを発生させることがわかる．このデバイス依存ノイズは，厳密には立

ち上がりと立ち下がりでの伝搬遅延の差（以下，伝搬遅延差と呼ぶ）によって生じるノ

イズであることに注意しなければならない． 

 
図 2.7 本研究で開発した 1 ビット 2 次型デルタシグマ DAC の回路構成．FPGA 内部

に実装した 1 ビット 2 次型デルタシグマ変調器とオペアンプで構成した ALPF 回路か

らなる．FPGA からの変調出力は NAND ゲートを通してレベル変換される．FPGA か

らの変調出力の Hi レベルを安定させるために NAND ゲートの電源には高精度のリフ

ァレンス IC を使用した．FPGA とオペアンプ(OP27)は過度に高性能な特性を必要とし

ない部品である． 

 



2.2 デルタシグマ DAC 39 

 

 

図 2.8 変調信号の伝搬遅延によって生じるデバイス依存ノイズ．(a)入力値が u=0.01

のときの理想的な変調出力波形． (b) 立下りに遅延を持つときの変調出力波形． (c)

理想波形(a)と遅延波形(b)の差．(d) 波形の拡大図．(a)も(b)も周期 200/fmのトーンノイ

ズが発生する．理想波形との差(c)はデバイスの電気的特性に依存したノイズ源となる． 

 

ⅱ) 精度 

 本研究で開発したディジタル磁力計の測定精度は，デルタシグマ DAC の出力値の誤

差によって制限される．目標測定精度を達成するためには，この誤差を目標測定精度以

内に抑えなければならない．ここでは DAC の精度評価によく用いられる指標（積分非

線形誤差や出力値の温度特性，出力値の再現性）の定義とデルタシグマ DAC で生じる

誤差要因，誤差の推定方法について述べる． 

1) 積分非線形誤差（INL: Integral Non-Linearity error） 

DAC の理想的な入出力特性は，入力値に対して出力値が直線（1 次関数）で決定でき

る場合である．しかし，実際の DAC の入出力特性は直線にのらず，DAC の動作原理や

回路特性に依存した非線形な特性となる．INL は直線近似からの差異の最大値を出力値

のフルスケール範囲で割った値として定義される． 

デルタシグマ DAC における INL の誤差要因として図 2.8 でも示した伝搬遅延があげ

られる．図 2.9(a)から(c)の青波形は理想的な変調波形を示しており，赤波形は遅延があ
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る場合の波形である．図 2.9(a)，(b)，(c)から入力 u と単位時間 t あたりのパルス数の関

係を調べる．図 2.9(a)は入力 u が u=0 ときの波形で，単位時間 t におけるパルスの数が

最も多い．一方，u≒1 付近では図 2.9(c)のようにパルスの数は少ない．入力 u が図 2.9(a)

と(c)の間にあるとき，パルスの数は(a)より少なく，(c)より多い．図 2.9(d)の青線は，理

想波形の変調出力の周期(1/fm)をαとして求めた入出力特性であり，入力に対する出力

特性は直線となる．一方，図 2.9(d)の赤線は変調波形が伝搬遅延時間δを持つときの入

出力特性であり，理想的な入出力特性には重ならない．伝搬遅延総面積は入力 u が u=0

に近いほど大きく，u=±1 に近いほど小さい．これは誤差要因となる伝搬遅延の発生頻

度が入力値に依存するためである．この誤差はデルタシグマ DAC 回路の伝搬遅延時間

から推定できる．設計では伝搬遅延特性の小さな電子部品を用いることで誤差を抑える

こが可能である． 

 

 

図 2.9 伝搬遅延差が入出力特性に与える影響を模式的に表したもの．(a)入力値 u=0

のときの変調波形．(b)u≒0.5 のときの変調波形．(c)u≒1 の変調波形．(a)から(c)の青

線は伝搬遅延の無い理想波形で，赤線は立下りが伝搬遅延時間 δ をもつ波形である．

(d)青線は理想的な変調波形の場合の入出力特性で，赤線は伝搬遅延がある場合の入出

力特性である． 
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2) 温度特性 

デルタシグマ DAC の温度特性を生む要因には，変調出力の Hi/Lowレベル電圧の温

度依存性と伝搬遅延の温度依存性があげられる．Hi/Low レベル電圧が温度により変わ

れば入出力特性の傾きも変わる．また，1)で述べた変調波形の伝搬遅延時間が温度によ

って変化すれば積分非線形誤差も変化する．デルタシグマ DAC 回路の Hi/Low レベル

電圧の温度特性と伝搬遅延の温度特性がわかればデルタシグマ DAC の温度特性を推定

できる． 

 

3) 再現性 

 同じ入力での繰り返し測定で生じる出力値のばらつきを誤差であるとして，再現性誤

差を定義する．ばらつきを生む要因として，長期間（例えば 1 か月）にわたる出力値の

安定度や出力値の温度ヒステリシス特性があげられる．2)の温度特性と同様にデルタシ

グマ DAC 回路の Hi/Lowレベル電圧や伝搬遅延時間が長期的に変化したり，温度ヒス

テリシス特性を持ったりすることでばらつきを生じ，再現性が悪くなる． 

 1)から 3)で述べたようにデルタシグマ DAC の精度は，回路の伝搬遅延特性と Hi/Low

レベル電圧の精度に依存する．これらの特性はデルタシグマ DAC 回路を構成する電子

部品の特性で決まるため，個々のデバイスの特性を把握することで誤差を推定し，目標

測定精度を達成する回路設計が可能である． 

 

ⅲ) 周波数特性 

デルタシグマ DAC の周波数特性は，変調出力 yからノイズ成分を除いた信号成分の

周波数特性と ALPF の周波数特性で決まる．変調出力 yの信号成分は u だけで表される

（式（2.1））．よって，信号成分 u には周波数に依存した係数が係っていないことから

信号成分は周波数特性をもたない．そのためデルタシグマ DAC の周波数特性は ALPF
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の周波数特性に等しい．ALPF のカットオフ周波数 fc を高くし，信号帯域を広げれば分

解能は劣化する．デルタシグマ DAC の広帯域化と高分解能化のトレード・オフによっ

て，最適なカットオフ周波数 fc を決定することが重要である．デルタシグマ変調器の

高周波域の大きな変調ノイズを遮断するために，ALPF の次数は変調器次数＋1 次以上

でなければならない．一方で ALPF の過度な高次化は，ALPF の不安定化や回路規模の

増大につながるため適切ではない． 

デルタシグマ変調器の安定性 

 デルタシグマ変調器では入力 uを打ち消すように変調出力 yがフィードバックされる．

しかし，フィードバック・ループの周波数特性が不安定状態の場合には，正しい変調出

力 yが得られず，デルタシグマ DAC は入力 uに対応する適切な値を出力できない．DAC

出力は外部磁場に対応するので，磁力計のセンサに適切なフィードバック磁場が印加さ

れないことを意味する．最悪の場合，デルタシグマ変調器単体の不安定によって磁力計

のフィードバック・ループで発振が起こる．そのため安定状態で動作するデルタシグマ

変調器を設計しなければならない．不安定な場合には変調器のフィードバック・ループ

中に不安定を抑える利得調整要素を配置したり，積分器に制限値を設けたりすることで

安定性を補償する．変調器の安定度は変調器次数や入力値によって異なる．N 次変調器

では N 個の積分器によって位相が 90×N 度回り，位相角が大きいほど変調器が不安定

になりやすい．1 次変調器（図 2.1）では u≦1 であれば必ず安定である[Northworthy et al., 

1997]．2 次変調器（図 2.2）では直流入力で u<1であれば必ず安定であり，交流入力に

おいても安定度は高い．しかし，非常に特殊な波形が入力されたときに限り，変調器が

発振する例が発見されている[Northworthy et al., 1997]．3 次以上の高次変調器の安定性

解析については解析方法に制限が多いため，予想される様々な入力波形について出力値

を個別に計算し，安定性を評価しなければならない．たとえば，変調器への入力波形が

直流のように限定される場合には 3 次以上の高次変調器を適用しやすい．一方，入力波

形が限定されない場合にはすべての入力波形について安定性評価と補償設計をするこ
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とが要求され，計算に要する膨大な時間を考えれば，これを実行することは非現実的で

ある．このような場合では 1 次または 2 次変調器を用いて安定性を確保することが望ま

しい． 

 

2.2.2 パラメータの決定 

前項ではデルタシグマ DAC をディジタル磁力計に応用する上で鍵となる特性及び特

性値の決定要因（以下，D-S パラメータと呼ぶ）を列挙した．ディジタル磁力計として

利用可能な D-S パラメータ値の選択範囲は 3 つの条件によって制限される．1 つ目の条

件は選択した D-S パラメータ値で設計した DAC がディジタル磁力計の目標特性を達成

しうることである．ディジタル磁力計の特性はデルタシグマ DAC の特性によって制限

されるため，磁力計の目標特性と同等の特性値をデルタシグマ DAC の目標特性値とす

る必要がある．さらに，この「目標特性」だけでなく，科学観測ロケット搭載用磁力計

への「要求特性」も達成しなければならない．本項では目標特性を中心に D-S パラメー

タを検討するが，DFG の要求特性を満たす D-S パラメータについても検討する．目標

特性を実現するためには分解能 17 ビット，精度 14 ビット，周波数帯域 DC-128 Hz を達

成する D-S パラメータ値が必要とされる．一方，科学観測ロケット搭載用ディジタル磁

力計 DFG に要求される分解能は 10 ビット，精度は７ビット，カットオフ周波数は 10 Hz

以上 65 Hz 以下である．ロケット実験における DFG のサンプリング周波数は 200 Hz に

設定されているため，カットオフ周波数はナイキスト周波数よりも十分低い 65 Hz に設

定した．このカットオフ周波数は前者の目標特性の周波数帯域 DC-128 Hz と両立しない．

本研究の目標は，高精度なデルタシグマ DAC を開発し，磁力計へ応用することである．

そのために優先して検証すべきことは，デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁

力計の特性評価を行い，設計の妥当性を検証すること，そして宇宙での実証試験を行う

ことである．これを実行するため，開発したデルタシグマ DAC の周波数特性には観測

ロケットの要求特性を優先させた．DFG の要求分解能 10 ビットと精度 7 ビットについ
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ては目標特性を達成すれば自然と達成される値である． 

D-S パラメータ値を制限する 2 つ目の条件は，設計したデルタシグマ変調器が十分安

定に動作することである．デルタシグマ DAC の設計が複雑である理由の 1 つは，「目標

特性」や「要求特性」が保証される D-S パラメータが存在しても，安定な動作が保証さ

れるとは限らないからである． 

3つ目の条件はD-Sパラメータ値がディジタル磁力計として技術的に実現可能な値を

とることである．特性の良いデルタシグマ DAC ほど技術的に困難な D-S パラメータ値

が必要とされる．本項では分解能と精度，周波数帯域のそれぞれについて D-S パラメー

タを変数とした特性計算手法を述べ，計算結果から上記の 3 つの条件を満足する D-S

パラメータ値を決定する． 

 

ⅰ) 分解能および周波数特性 

本研究では図 2.10 に示した 3 つのノイズ計算手法を使用した．まず，変調ノイズ，

トーンノイズ，デバイス依存ノイズの計算手法（それぞれ計算手法Ⅰ，Ⅱ，Ⅲと呼ぶ）

の特徴を比較する．後でノイズの計算方法の詳細と計算結果を述べる．3 つの計算手法

は評価可能なノイズの種類がそれぞれ異なる．計算手法Ⅰでは変調ノイズしか評価でき

ないため，実機で実現する 3 種のノイズの和に比べて推定ノイズレベルが小さく，分解

能が過大評価されてしまう．計算手法Ⅱでは，変調器に直流信号を入力し，実機のプロ

セッサと同じ動作で変調出力を計算することによりトーンノイズを再現できる．計算手

法Ⅲではデバイスの電気的特性（伝搬遅延差等）に応じて 1 ビットの変調波形に理想波

形からの差異を加える．計算手法Ⅲではデバイス依存ノイズを含めた 3 種のノイズすべ

てを推定できる．計算手法ⅢとⅡではⅠに比べてノイズ計算にかかる時間が長い．そこ

で，まずは計算手法Ⅰでの分解能評価と動作安定性の検証，実機での実現性の検証をも

とに広範な D-S パラメータ（OSR と変調器次数）をある程度の範囲に絞り込む．その

後計算手法ⅡとⅢでトーンノイズとデバイス依存ノイズを計算し，採用する D-S パラメ
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ータを決定する． 

 

 

図 2.10 本研究におけるⅠからⅢのノイズ計算手法と評価可能なノイズの種類． 

 

計算手法Ⅰ（変調ノイズの再現） 

計算手法Ⅰで用いるデルタシグマ変調器のモデルは線形モデルと呼ばれる．線形モデ

ルでは変調器が z 変換で表され，量子化誤差スペクトルはホワイトノイズスペクトルと

して扱われる．また，ALPF の帯域内の利得は 1 で，帯域外の利得は 0 という理想的な

遮断特性が仮定されている．この変調器モデルを用いた変調ノイズの結果については図

2.3 で示したとおりである． 

まず，計算手法Ⅰの分解能評価をもとに必要な OSR を見積もる．変調ノイズから算

出される分解能特性は，OSR と変調器次数 L によって推定できる（前項の図 2.3）．目

標分解能 17 ビットの信号対雑音比は約-102 dB である．1 次変調器（L=1）で目標分解

能を達成するためには OSR が 2590，2 次変調器（L=2）では 160，3 次変調器（L=3）

では 50 必要である．ただし，変調ノイズのみを考慮したときの分解能であるため計算

手法ⅡとⅢで，さらに D-S パラメータを絞り込まなければならない． 

次に，変調器の安定動作の観点から変調器次数 Lについて検討する．デルタシグマ

DAC を磁力計に組み込んだときデルタシグマ変調器への入力波形は検出磁場波形に相

当する．検出磁場波形は無数のパターンが存在するので，入力波形を完全に網羅できな

い．デルタシグマ変調器への入力波形を限定できない場合には，変調器の安定性を保証

するために 1 次または 2 次変調器が好ましい．つまり，3 次以上の変調器ではデルタシ
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グマ変調器の安定度を十分保証できず，磁力計の出力値の安定度も保証されない．以上

より，ディジタル磁力計にデルタシグマ DAC を組み込む場合には，1 次または 2 次変

調器が適切である． 

最後にディジタル磁力計において実現可能な OSR について検討する．OSR は変調周

波数 fm と ALPF のカットオフ周波数 fc で決まる（式 2.2）．カットオフ周波数 fc は磁力

計の目標周波数帯域 128 Hz によって制限される．変調周波数 fmとしてはディジタル磁

力計の検出磁場算出周波数 f0（11 kHz）が基準となる．同じデータを繰り返し入力する

ことによって変調周波数 fmを高くすることが可能である．変調周波数 fmの最大値は

プロセッサのクロック周波数（10 MHz オーダー）によって制限される．変調周波数 fm

を過度に高くすると，消費電力が増加する．また，プロセッサのクロック周波数を決め

る水晶発振器のデューティ比が再現性のない誤差を持てば，変調波形も再現性なく変化

する．再現性のない変調波形は誤差を生み，精度を劣化させる．プロセッサでの処理を

単純化するために，変調周波数 fmを f0または偶数倍（11，22，44 …kHz）の中から選

択する．上記で求めた OSR を満たす変調周波数 fm は 1 次変調器で 704 kHz，2 次変調

器で 44 kHz であり，ともにプロセッサ上で実現可能な周波数である．ディジタル磁力

計では低い変調周波数が好ましいため，OSR 160 以上の 2 次デルタシグマ変調器が適切

である． 

 

計算手法Ⅱ（トーンノイズの再現） 

計算手法Ⅱでは変調器のディジタル演算を実機のプロセッサと同じ信号処理で計算

機上に実現し，ノイズを計算する．プロセッサでの演算を再現することにより変調出力

にはトーンノイズが現れる．図 2.11 に変調ノイズおよびトーンノイズを計算する手順

を示す．図 2.11(a)から(c)がデルタシグマ変調器，(d)が ALPF のシミュレーションデー

タの流れである．プロセッサで計算された外部磁場(a)は f0（11 kHz）でサンプリングさ

れる．OSR を上げるためにサンプリングデータは繰り返し(b)デルタシグマ変調器に入
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力される．赤丸がもとのデータで，青点が 8f0（88 kHz）で繰り返したデータの例であ

る．デルタシグマ変調器から出力された変調信号(c)は，Hi または Low の 1 ビットの変

調信号である．この変調信号は高速フーリエ変換されて（(d)緑点），ALPF の伝達関数

が掛けられる（(d)赤点）． 

トーンノイズレベルを評価するためには，少なくともトーンノイズ周期よりも長い時

系列データを計算しなければならない．トーンノイズは直流入力値に依存して固有の周

波数を発生し，その周波数は入力値が 0 に近いとき，つまり u=1 または u=-1 のときト

ーンノイズの周波数は最も低い．u の範囲が 17 ビット（-65535 から 65535）のとき，u=1

に対する変調出力は Hi/Lowが交互に表れるパルス列となるが，217個のパルスの間に一

度だけ Hi が 2 回連続し，トーンノイズとなる．したがって直流入力で予測されるトー

ンノイズの最低周波数は「変調周波数 fm/パルス総数 217」である．この計算手法で必要

な変調出力のデータ点数は 217以上である．点数が多いほど計算に要する時間が長いの

で，トーンノイズ評価の可/不可と計算時間とのトレード・オフからシミュレーション

点数を 219点とした． 

手法Ⅰでは理想的な遮断特性をもつ ALPF を仮定したが，この特性では高周波域のノ

イズが完全に遮断されるのでノイズを過小評価してしまう．計算手法Ⅱでは ALPF の回

路定数をもとにした伝達関数で実機の周波数特性を再現した． 
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図 2.11 デルタシグマ DACの RMSノイズを求めるための計算手法．(a) 11 kHz毎に求

められる外部磁場（赤丸）．(b)外部磁場を繰り返したデータ（ディジタル入力 u）．(c)

ディジタル入力 u をデルタシグマ変調器に入力して得られる 1 ビット変調出力 y．(d)

変調出力を高速フーリエ変換して得られるスペクトルデータ（緑点）にアナログ・ロ

ーパス・フィルタの伝達関数を乗算したアナログ出力のスペクトル（赤点）． 

 

図 2.11 に示した方法で OSR が約 170（Run0）と 340（Run1），680（Run2）のときの

ノイズレベルを計算した．ALPF のカットオフ周波数を 128 Hz とし，Run0 では変調周

波数 fm を 44 kHz，Run1 では 88 kHz，Run2 では 176 kHz とした．磁力計に組み込まれ

る ALPF として望まれる特性は，帯域内で ALPF のゲインが一定で，周波数に対して時

間遅れが一定であることである．ゲインが一定であれば磁場測定値に DC 磁場で較正し

た較正値を交流成分にもそのまま適用できる．また時間遅れが一定であれば位相遅れの

補正が容易に行える．ALPF には，この特性に最も近いバターワース型を採用した．ALPF

は 2 次変調器のノイズシェーピングによる傾き（+40 dB/dec.）を十分抑える減衰率を持

たなければならない．2 次変調器を用いた場合，少なくとも 3 次（-60 dB/dec.）以上の

減衰率を有する ALPF が必要である[Schreier and Temes, 2007]． 
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図 2.11(d)に示したとおり，デルタシグマ DAC のノイズは全周波数帯域のノイズの総

パワーで評価できる．しかし，ディジタル磁力計のフィードバックにデルタシグマ DAC

を組み込む場合，磁力計の 2 次高調波成分 2f0（22 kHz）に注意しなければならない．

フラックスゲートセンサは外部磁場強度に依存した 2f0 Hz の電圧を出力する．センサ出

力信号に含まれる 2f0成分の電圧をもとにプロセッサが DC～低周波磁場を算出するの

で，センサ出力信号に外部磁場によらない 2f0 Hz 成分が混入すると DC～低周波成分に

磁場計測ノイズが現れる．ここで，変調出力が周波数 2f0 Hz で 0-5Vの矩形波であると

仮定して，ALPF によって減衰された矩形波電圧の磁場換算ノイズを計算する．3 次

ALPFでは 2f0 Hzの矩形波が 120 dB減衰されるので，減衰された振幅は約 5 μVである．

このノイズは磁場による 2f0成分でないため誤差となる．電圧ノイズはセンサ感度を使

って磁場換算ノイズとして評価できる．センサの感度は約 19 μV/nT なので，センサ出

力での磁場換算ノイズ（振幅）は 0.3 nT である．この 0.3 nT はセンサのノイズレベル

（10 pTrms オーダー）よりも 1 オーダー大きいため，低減するべきである．4 次 ALPF

を使用すれば，2f0 Hz の振幅は約 0.05 μV(=5*10^-8 V)で，磁場換算ノイズ（振幅）は 3 pT

である．3 pT はセンサノイズレベル比べて小さいため ALPF には 4 次型（－80dB/dec.）

を用いることが適切である． 

 図 2.12 は様々な入力値に対するノイズのシミュレーション結果である．OSR が 170

（Run0，緑点）と 340（Run1，赤点），680（Run2，青点）の 3 つのケースについて示

している．OSR が大きいほどノイズレベルは小さく，手法Ⅰと矛盾しない結果である．

ただしノイズ源にトーンノイズが加算されるので，ノイズレベルが入力値に依存してい

ることがわかる．俯瞰的には入力値の絶対値が大きいほどノイズレベルが大きく，0 に

近づくほど小さくなる．入力値が 0 に近く（小さく）なるほどパルス列がデューティ比

1:1 の矩形波に近くなり，ノイズレベルは小さくなるが，入力値が 0 付近ではトーンノ

イズが低周波であるため，ALPF によって減衰されない．そのため，ノイズレベルが大

きいことが確認できる．Run0 ではノイズレベルが約 100 μVで，目標分解能 17 ビット
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相当である 40 μVを超えており，適切な OSR ではない． 

図 2.6 で示したように入力値が±0.8 フルスケール（以下，FS: Full Scaleと表記する）

以上では変調出力の値が 2 値（65535 または－65535）のどちらかに偏っており，比較

的長い周期でもう一方の値がパルス的に現れる．このパルスによって RMS ノイズが大

きくなる．±0.8 FS 以上において，Run1 ではノイズレベルが 40 μVを超え，分解能 17

ビットを達成できない．Run2では約 20 μVであるため分解能 17ビットを達成している．

以上の結果より，計算手法Ⅰでは OSR が 160 以上であれば 17 ビットを達成できると予

測したが，トーンノイズによって OSR は 680 以上にしなければならないことがわかっ

た．このとき OSR での変調周波数 fm は 176 kHz であり，プロセッサで実現可能な周波

数である．計算手法Ⅱの結果から D-S パラメータとして OSR を 680（fm:176 kHz，fc:128 

Hz）とし，ALPF を 4 次バターワース型とするのが適切である． 
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図 2.12 手法Ⅱで計算された 2次型デルタシグマ DACの RMSノイズの結果．横軸は

ディジタル入力 u，縦軸は RMSノイズである．緑点はディジタル入力 uのサンプリン

グ周波数が 44 kHz（OSR：170），赤点は 88 kHz（OSR：340），青点は 176 kHz（OSR：

680）のときのノイズレベルである．背景が白色の領域はディジタル入力 u の±0.8 FS

の範囲を表している． 

 

計算手法Ⅲ（デバイス依存ノイズの再現） 

手法Ⅱによって目標特性を満足する D-S パラメータを得られたが，この結果は変調出

力が理想的な波形である場合のノイズレベルである．デバイスの電気的特性（伝搬遅延

差等）は理想的な変調波形に差異を加え，新たなノイズ要因となる．伝搬遅延差を考慮

するためには，高時間分解能な変調波形を再現しなければならない．しかし，図 2.11

で示した方法ではある変調出力値を 1 点でしか表現できない．つまり，伝搬遅延差のよ

うに変調周波数に対して短時間で起こる現象を再現し，それに起因するノイズを手法Ⅱ

（図 2.11）で推定することはできない．変調波形の出力値を補間することにより変調波
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形を再現できるが，数 nsec の伝搬遅延差を再現するには計算点数を 8192 倍とらなけれ

ばならない．これは，シミュレーションに要する時間と使用可能な計算機のリソースと

いう観点から非現実的である．そこで伝搬遅延差が生む誤差をノイズレベル計算に近似

的に組み込む手法を考えた．伝搬遅延差を考慮したシミュレーション手法を図 2.13 に

示す．理想波形を想定した計算ではデルタシグマ変調入力と変調出力が 1 対 1 で対応し

ている．改良した方法では計算した変調出力を 8f0の 8 倍（64f0）の周波数で補間し，「伝

搬遅延差×（Hi-Low 電圧）に相当する面積」を補間データの 1 点目に誤差電圧ΔV と

して加算した．これにより伝搬遅延差時間よりも粗い時間分解能で，伝搬遅延差に起因

するデバイス依存ノイズを再現することが可能となった． 

 

図 2.13 伝搬遅延を考慮したノイズレベル計算手法．1ビット変調出力を 8f0の 8倍の

周波数で補間する．変調出力が Hiレベルのとき，図 2.8 赤色パルス 1個の面積に相当

する電圧 ΔVを最初の 1点目●に加算する． 

 

図 2.14 は図 2.13 に示した手法でノイズを計算した結果である．伝搬遅延がない場合

（青点，図 2.12 の Run2），入力値が 0 に近いほどトーンノイズの周波数は低い．トー

ンノイズもノイズシェーピング効果によって微分されているため，周波数が低いほど減

衰率が大きい．一方，入力値が大きくなると，トーンノイズの周波数は高くなりノイズ

レベルは大きくなる．しかし，ALPF のカットオフ周波数を超えると減衰されるので，

徐々にノイズは小さくなる．したがって，ノイズレベルは，ある入力値（この DAC で
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は±70 付近）で極大値を持つ．伝搬遅延差がある場合（図 2.14 黒線），伝搬遅延差によ

るデバイス依存ノイズ（図 2.8）が現れるため，入力値が 0 に近いほどノイズレベルが

大きい．伝搬遅延差が 2 nsec あるとき，u=1 の時のノイズに対応する分解能が約 17 ビ

ットであるため，目標特性を満たすために許容される伝搬遅延差は 2 nsec である． 

伝搬遅延差は変調出力を生成するプロセッサ（FPGA）や Hi レベル電圧の電圧変換の

ためのゲートデバイスによって発生する．伝搬遅延差による誤差を小さくするには，伝

搬遅延差が 2 nsec 以下のデバイスを使用すればよい．しかし，伝搬遅延差を 2 nsec 以下

で保証する FPGAやゲートデバイスは存在しない．そこで，使用するデバイスの伝搬遅

延差を実際に計測して，その結果をもとに対策を講じる．伝搬遅延差が 2 nsec よりもは

るかに大きい場合には，伝搬遅延差で生じる誤差の補償回路を組み込む方法が考えられ

る．最もシンプルな補償方法は，伝搬遅延差による誤差パルスに反転したパルスを加算

し，誤差を打ち消すことである． 

 

図 2.14 様々な伝搬遅延差に対して RMSノイズを計算した結果．横軸はディジタル入

力 u（0～100），縦軸は RMSノイズである．黒線は上から順に，16，8，4，2，1，0.5 nsec

の伝搬遅延差があるときのノイズレベルである．青点は図 2.12 の Run2（OSR：680）

と同じで，伝搬遅延がないときのノイズレベルである． 
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 ノイズレベル計算によって得られた分解能 17ビットを達成する D-S パラメータを以

下に列挙する． 

・ OSR：680 （変調周波数 fm:176 kHz，ALPF のカットオフ周波数 fc:128 Hz） 

・ 変調器次数：2 次型 

・ ALPF の次数：4 次，バターワース型 

・ 伝搬遅延差：2 nsec 以下 

科学観測ロケット搭載用 DFGでは，ALPF のカットオフ周波数が 65 Hzなので，OSR 680

を維持するために，変調周波数 fm を 88 kHz とした． 

 

ⅱ）精度 

 精度の評価指標である INL と温度特性については，その指標が目標精度 14 ビットを

下回っても実機の較正結果を用いることで補償可能である．伝搬遅延差によって INL

が劣化しても，デルタシグマ DAC の入出力特性を表としてプロセッサに実装すれば，

磁力計の誤差が補償される．同様に伝搬遅延差や Hi レベル電圧が温度特性を持ってい

ても，細かな温度ステップで入出力特性を取得すれば磁力計の誤差を補償できる．しか

し，DAC 出力値の再現性は試験により補償できない．Hi レベル電圧の長期安定度は再

現性を決定する重要なパラメータである．精度 14 ビットを達成するためには，Hi レベ

ル電圧を決定する電圧リファレンス IC の長期安定度が最悪でも約 60 ppm（＝2-14）以下

でなければならない．また，Hi/Lowレベル電圧の温度ヒステリシスも精度を決定する

重要なパラメータで，使用温度範囲内において約 60 ppm（＝2-14）以下でなければなら

ない．この 2 つの誤差要因は同時に起きうるため，長期安定度と Hi/Lowレベル電圧の

温度ヒステリシスの和が 60 ppm以下でなければならない． 

精度 14 ビットを満たすデバイスの選定が重要であるが，実際に使用するデバイスで

は，特性値のばらつきが大きかったり，特性値が規定されていなかったりすることがあ
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る．そのため，実験的に再現性を検証しなければならない．例えばデルタシグマ DAC

の入出力特性を長期間にわたって評価したり，温度ヒステリシスを発生させるような温

度試験を繰り返し行ったりすることにより，入出力特性のばらつきを測定する．このば

らつきを再現性誤差として評価し，ばらつきが大きい場合にはデバイスを再び選定しな

おす必要がある． 

 

2.2.3 回路構成 

放射線耐性と性能不足により市販の DAC チップでは，本研究が目標とするディジタ

ル磁力計を実現できないことを 1.2 節で示した．市販 DAC に対して本研究で工夫した

ことは，汎用 FPGAと汎用オペアンプを用いて高精度デルタシグマ DAC を開発した点

である．これまで述べた通り，デルタシグマ DAC は変調器等の設計パラメータを調整

することにより，高分解能・高精度化を実現できるため，使用する FPGAやオペアンプ

に過度に高性能な特性を必要としない．市販汎用部品と同等の特性を持つ耐放射線性

FPGAとオペアンプは入手しやすい．本研究で開発したデルタシグマ DAC の汎用 FPGA

とオペアンプを耐放射線性部品に置き換えることにより，放射線耐性の課題を克服した

高精度・高分解能な DAC を実現できる． 

 デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計を開発するにあたり，デルタシグ

マ DAC 単体の性能を評価するための BBM（Bread Board Model）を製作した．以下では，

このデルタシグマ DAC を DACBBM と呼ぶ．科学観測ロケットを宇宙における実証の

機会とし，ディジタル磁力計 DFG を製作するため，DACBBM の D-S パラメータには

ロケット用 DFG の値を使用した．ここでは，前項で求めた D-S パラメータをもとに構

成した回路を示し，次項でその特性評価結果について述べる． 

FPGAに実装した 2 次デルタシグマ変調器の OSR は 680 である．このとき，変調周

波数 fm は 88 kHz，ALPF のカットオフ周波数 fc は 65 Hz である．前述のとおり，図 2.7

に示した回路が DACBBM の回路図である．FPGAの出力電圧はディジタル回路の電源
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電圧変動やノイズの影響を受けるため，安定な電圧に変換しなければならない．NAND

ゲートを通して電圧を量子化し，変動やノイズレベルを抑えることにした．ゲート IC

の出力電圧が電源電圧に依存することを利用し，NAND ゲート IC の電源電圧には高精

度リファレンス IC（REF02）を用いた．この IC の Hi レベル電圧の長期安定度は 40 日

間で 50 ppmであるため，特性値から推定できる再現性は 14 ビットを満たす．一方で

Hi/Low レベルの温度ヒステリシスについてはデータシートに規定されていなかったた

め，実験により再現性を評価しなければならない．デルタシグマ DAC のノイズレベル

に影響を与える伝搬遅延差は FPGAと NAND ゲート IC によって決まる．データシート

に記載された NAND ゲート IC の伝搬遅延差はばらつきが大きく，最大で 8.5 nsec の遅

延差が生じうる．伝搬遅延差についても実機での測定が必須である．NAND ゲートの後

段には 2 次 ALPF を 2 段配置することで，4 次 ALPF を実装した．2 次 ALPF は抵抗，

コンデンサ，オペアンプを用いた多重帰還型である．磁力計のフィードバックにはセン

サ内の磁場を打ち消すために正負電圧が必要であるが，変調出力は 0-3.3 Vであるため，

REF02 を用いたバイアス回路によって，デルタシグマ DAC の出力電圧が両極性となる

ようにした． 

開発した DACBBM の写真を図 2.15 に示す．写真右側がディジタル回路で，左側がア

ナログ回路である．アナログ回路部にはリファレンス電圧 ICとNANDゲートデバイス，

4 次 ALPF が実装されている．4 次 ALPF 以外に，1～3 次の ALPF も実装されている．

プロセッサの FPGAには Xilinx 社の XC3S200 を使用した．デルタシグマ変調器が占有

した FPGAのリソースは全体の 30 %であり．宇宙用の FPGAにも十分置換可能である． 
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図 2.15 製作したデルタシグマ DAC評価基板（DACBBM）．写真左側はアナログ回路

部で，1 次から 4 次のアナログ・ローパス・フィルタ回路，NAND ゲート回路，バイ

アス回路からなる．写真右側はディジタル回路部で，FPGA とその周辺回路が実装さ

れている． 

 

2.2.4 デルタシグマ DAC の特性評価実験 

 設計，製作した DACBBM の特性を分解能と精度，周波数特性の 3 つに分類して，特

性評価実験を行った．本項ではその評価結果と目標特性を比較し，設計の妥当性を検証

する． 

ⅰ）分解能評価 

 図 2.16 に DACBBM の特性評価方法を示す．PC から DACBBM に 17 ビットのディジ

タル値を入力する．DACBBM のアナログ出力は ADC ボード（インターフェース社，

PEX320724）でディジタル値に変換され，PC に取り込まれる．この ADC の分解能は

24 ビットで，ADC を含めた測定系がもつノイズレベルは 10 μV（2-18.9）程度であるた

め，目標分解能 17 ビットを十分に評価できる．ディジタル入力とディジタル出力を比

較することでデルタシグマ DAC の諸特性を評価した． 
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図 2.16 デルタシグマ DACの評価システム．DACBBMと DACBBMへの入力値送信/

出力値収集のための PC，ノイズ測定のための ADCで構成される． 

 

入力値 u を-65535 から 65535 まで 1 ずつ変化させ，131071 点分のノイズレベル測定

を行った．アナログ出力のサンプリング周波数は 48 kHz で，測定時間は最も低いトー

ンノイズ周波数に相当する 1.3 秒間とした．2.2 節で述べたノイズレベル計算と同様，

測定した時系列データをフーリエ変換し，スペクトルデータから計算したパワー（RMS

値）をノイズレベルとした． 

図 2.17(a)に測定された DACBBM のノイズレベルを赤点で示す．また，伝搬遅延差

1.5 nsec を考慮し，手法Ⅲで計算したノイズレベル（Sim0）を青点で示す．図 2.17(b)は

入力値 0 付近のノイズレベルを拡大表示したものである．緑点（Sim1）は伝搬遅延差

1.0 nsec，水色点（Sim2）は伝搬遅延差 2.0 nsec のときのノイズレベルを計算した結果

である．観測ロケットで実際に測定する磁場強度（±45000 nT，0.8 FS 以下）において，

ノイズの最悪値は 27 μV（2-17.5）である．したがって，開発した DACBBM は目標分解

能 17 ビット（40 μV，0.87 nT 相当）を満足している．測定結果の特徴として図 2.17 か

ら以下の 2 点が読み取れる． 

１ 入力値 0 付近と 1/3FS 付近において，手法Ⅲで予測されたデバイス依存ノイズ

が測定された． 

２ 入力値0付近と1/3FS付近以外では，測定されたノイズレベルが14 μVである． 

１に関する考察 
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入力値が-100 から＋100 の間において，0 に近いほどノイズレベルが大きい．この特

性は伝搬遅延差を考慮した手法Ⅲのノイズレベル特性と似ている．DACBBM の変調波

形の伝搬遅延差を測定した結果，伝搬遅延差は 1.5 nsec であった．ただし測定に用いた

オシロスコープの時間精度は 2 nsec typ.であり，±1 nsec の誤差が考えられる．測定さ

れたノイズは，伝搬遅延差 1.0 nsec(Sim1)と 1.5 nsec(Sim0)の間に位置するので，測定で

得られた伝搬遅延差は測定器の最大誤差より小さい．図 2.17 では測定されたノイズレ

ベルが伝搬遅延を考慮したノイズレベルと同程度であるというだけで，伝搬遅延差によ

るノイズであるとは認められない．伝搬遅延差に起因するノイズの特徴は，トーンノイ

ズ周波数に強いノイズスペクトルが現れる点である．DACBBM の伝搬遅延差（1.5 nsec）

を考慮したスペクトルと測定されたスペクトルを比較し，トーンノイズ周波数に強いス

ペクトルが存在することを確認する．図 2.18 に入力値が 1 のときの測定データのスペ

クトルと1.5 nsecの伝搬遅延差（Sim0）を持つときのアナログ出力のスペクトルを示す．

どちらのスペクトルにもトーンノイズ周波数（1.3 Hz）に強いスペクトルが現れている．

両者のノイズレベルは測定値が 34.5 dB μV/√Hz，Sim0 が 35.1 dB μV/√Hz でほぼ等し

い．測定と Sim0 のスペクトルの形がよく一致していることからも，伝搬遅延差による

ノイズがデルタシグマ DAC の分解能を制限していることがわかる． 

２に関する考察 

測定値は最小でも 14 μVであり，測定系のノイズレベル 10 μVよりもわずかに大きい．

このノイズレベルは ALPF の入力をグラウンドにショートさせたときのノイズレベル

（図 2.18 緑線のスペクトル）に相当する．ALPF のノイズレベル 14 μVには測定系のノ

イズレベル 10 μVも含まれているため，ALPF のノイズレベルは 9.8 μV=√(142－102)と

推定できる．アナログ回路部で使用しているリファレンス電圧 IC(REF02)のデータシー

ト上のノイズレベルが 10.6 μV typ.であり，推定された ALPF のノイズレベル.と同程度

である．より高分解能なデルタシグマ DAC が求められる場合には，低ノイズなリファ

レンス電圧 IC が必要である． 
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図 2.17 デルタシグマ DAC（DACBBM）のノイズレベル．横軸はディジタル入力 u，

縦軸は RMSノイズである．赤点は測定されたノイズレベルで，青点は 1.5 nsecの伝搬

遅延がある場合のノイズレベルを手法Ⅲで計算した結果（Sim0）である．(a)の背景が

白色の領域はディジタル入力 uの 0.8 FSの範囲を表している．黒太線は ALPFの入力

をショートさせたときのノイズレベルである．(b)はディジタル入力 u が-200から 200

の間を拡大表示したものである．緑点（Sim1）と水色点（Sim2）はそれぞれ 1.0 nsec

と 2.0 nsecの伝搬遅延がある場合のノイズレベルを手法Ⅲで計算した結果である． 
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図 2.18 入力値が 1 のときのデルタシグマ DAC のノイズスペクトル．横軸は周波数

Hz，縦軸はノイズレベル dBμVrms/√Hz である．赤線は測定値のノイズスペクトルで，

青線は Sim0のノイズスペクトルである．緑線は ALPFの入力をショートさせたときの

アナログ出力のノイズスペクトルで，黒線は ADCの入力をショートさせたときのノイ

ズスペクトルである． 

 

 FPGAや NAND ゲート IC の伝搬遅延差が温度によって変化すれば，ノイズレベルも

変化することが予測される．実験によってノイズレベルの温度特性を評価した結果を図

2.19 に示す．この実験では DACBBM を恒温槽に入れて，DACBBM 基板と恒温槽内の

温度が一定になった状態でノイズレベルを測定した．実験した温度は，DACBBM の最

低使用温度（0℃）と最高使用温度（50℃），室温（25℃）の 3 種類とした．ディジタル

入力値を伝搬遅延差の影響を最も受ける 0 付近とした．測定の結果，25℃と 0℃ではノ

イズレベルはほぼ等しく，伝搬遅延差は変化しなったと考えられる．50℃ではノイズレ

ベルが大きくなったので，伝搬遅延差が 1.5 nsec よりも長くなったと考えられる．50℃

のときのノイズレベルは最大で 31 μV（2-17.3）であった．この結果から DACBBM の分

解能は 0℃から 50℃の温度範囲において目標分解能 17 ビットを達成していることが示

された． 
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図 2.19 デルタシグマ DAC（DACBBM）のノイズレベルの温度特性．横軸はディジ

タル入力 u，縦軸は RMSノイズである．緑点と青点，赤点はそれぞれ 25℃，0℃，50℃

のときのノイズレベルである．黒線は ALPF の入力をショートさせたときのノイズレ

ベルである． 

 

ⅱ）精度評価 

 2.2 節で解説した精度指標（積分非直線性誤差 INL と温度特性，再現性）の評価結果

を述べる． 

1) INL 

図 2.20 にデルタシグマ DAC の入出力特性を示す．ノイズレベルを測定した時系列デ

ータから計算した平均値を直線で近似し，近似直線と測定結果のずれを INL として評

価した．下に凸に湾曲した線が近似直線と測定結果の差（以下，誤差曲線と呼ぶ）であ

る．誤差曲線が湾曲する原因は図 2.9 でも述べたとおり変調波形に伝搬遅延差が生じる

ためである．誤差曲線の最大値と最小値の差が 500 μVなので，フルスケール 5 Vに対

して INL は 0.01 %（2-13.3）である．DACBBM の伝搬遅延差（1.5 nsec）から求められる

INL は 0.0132 %（=1.5 nsec/変調出力パルス幅 11.36 μsec）であり，伝搬遅延差の測定誤

差±1 nsec を考慮すれば評価結果の 0.01 %は妥当な結果である．DACBBM の INL では
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目標精度 14 ビットをわずかに達成できていない．しかし前節でも述べたとおり INL が

目標精度を下回っても，2 次以上の関数でフィッティングしたり，入出力表をもったり

することで精度を補償できる． 

 

 

図 2.20 デルタシグマ DACの入出力特性．横軸は PCから DACBBMへの入力値，測

定結果（出力の代表値）の縦軸は左，近似直線と測定結果の差の縦軸は右にとってい

る． 

 

2) 温度特性 

温度特性評価実験では DACBBM を恒温槽に入れて，DACBBM 基板と恒温槽内の温

度が一定になった状態で入出力特性を取得した．実験した温度は DACBBM の最低使用

温度（0℃）と最高使用温度（50℃），室温（25℃）の 3 種類とした．図 2.9 で述べたよ

うに測定結果を精度よくフィッティングするには，ディジタル入力 u=0 を境に正と負で

別々のフィッティング係数をもたせればよい．ただし，正負どちらのフィッティングで

も u=0 では同じ値をもつという制約を設ける．フィッティングには 1 次と 2 次，3 次関

数を適用し，それぞれの関数で保証できる精度について評価した．図 2.21 に 25℃のと

きの入出力特性（黒線）とフィッティング関数と測定結果の差（誤差曲線）を示す．フ
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ィッティングに 1 次関数を用いたときの誤差（緑線）は 0.00329 %（2-14.9）である．2

次関数（青線）と 3 次関数（赤線）での誤差はそれぞれ 0.00126 %（2-16.3）と 0.00084 %

（2-16.9）である．ディジタル入力 u=0 を境に個別のフィッティングを行えば，1 から 3

次関数のどのフィッティングでも精度 14 ビットを満たせる．したがって，測定磁場に

算出したフィッティング関数を適用することにより，測定磁場の目標精度 14 ビットを

達成できる． 

25℃の場合と同様に 50℃と 0℃でも精度を評価した．50℃の出力値を 1 次関数でフィ

ッティングしたときの誤差は 0.00385 %（2-14.7）であった．50℃において 25℃の場合と

は異なるフィッティング関数を持てば目標精度 14 ビットを達成できる．しかし 25℃と

50℃では精度 14 ビットを保証できるが，その間の温度では精度 14 ビットを保証できる

かどうか判断できない．そこで，ある温度でのフィッティング関数を異なる温度の入出

力特性に用いたときに精度 14 ビットを満たせるかどうかを実験によって調べ，精度 14

ビットを満たせなかった温度で新しくフィッティング係数を持たせることを考える．こ

れを繰り返すことにより，どの温度でも必ず精度 14 ビットを保証できるようにする．

図 2.22 には 50℃のときの入出力特性（黒線）と 25℃でのフィッティング関数（2 次関

数）と測定結果の差を紫線で示す．誤差曲線の最大値と最小値の差が 1120 μV なので，

誤差は 0.0224 %（2-12.1）である．25℃でのフィッティング関数で 50℃での出力値の精

度を保証しようとしても，目標精度 14 ビットを満たせない．したがって，25℃と 50℃

の間ではより細かな温度ステップで精度を評価しなければならないことがわかった． 

0℃での測定結果と 25℃でのフィッティング関数（2 次関数）から求めた誤差曲線で

は，最大値と最小値の差が 800 μVであったので，誤差は 0.016 %（2-12.6）である．50℃

のときと同様に 25℃でのフィッティング関数を用いた場合には目標精度 14ビットを満

たせない．0℃の出力値を 1次関数でフィッティングしたときの誤差は 0.00385 %（2-14.7）

であったので，0℃で異なるフィッティング関数を持てば目標精度 14 ビットを達成でき

る．この温度特性評価試験では 3 種の温度について精度を評価し，各温度で精度 14 ビ
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ットを満たすことを示せた．さらに細かな温度ステップで異なるフィッティング関数を

用いれば，どの温度でも精度 14 ビットを保証できることが期待される． 

 

 
図 2.21 25℃のときの DACBBMの入出力特性．横軸はディジタル入力 u，測定結果の

縦軸は左，フィッティングと測定結果の差の縦軸は右にとっている．黒線は測定値で

ある．緑線は 1 次関数フィッティングと測定値の差で，青線は 2次関数フィッティン

グと測定値の差，赤線は 3次関数フィッティングと測定値の差である． 

 

 

図 2.22 50℃のときの DACBBMの入出力特性．横軸はディジタル入力 u，測定結果（黒

線）の縦軸は左，フィッティング（25℃での 2 次関数）と測定結果の差（紫線）の縦

軸は右にとっている． 
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3) 再現性 

 本研究では 0℃から 25℃，25℃から 50℃へと変化する温度サイクルを 3 回繰り返し，

各温度ステップで入出力特性を取得した．各温度で 3 つの出力値が得られるので，3 つ

の出力値の差の最大値を誤差として再現性を評価した．図 2.23 に測定値から得られた

誤差を示す．誤差は最大 300 μV（0.006 %相当）であったので，開発した DACBBM で

は目標精度 14 ビットを達成した．2.2 節で述べたように再現性の誤差要因は電子部品の

電気的特性による．例えばデータシートに基づくリファレンス電圧 IC の長期安定度は

40 日間で 250 μVなので，0.005 %（14 ビット相当）の再現性のない誤差が生じる．3

サイクル目の実験は 1 サイクル目の実験から最大 3 週間経過しているので，予測される

誤差は約 200 μVである．予測された誤差は最大誤差 300 μVに近い値を示しており，リ

ファレンス電圧の長期変化の影響を受けていると考えられる．正しく再現性を評価する

ためには，試験回数を増やしたり長期間にわたる試験を実施したりすることが重要であ

る． 
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図 2.23 デルタシグマDACの出力値の安定度．横軸は PCからDACBBMへの入力値．

縦軸は 3点の出力値の差の最大値である．緑点が 25℃，赤点が 50℃，青点が 0℃のと

きの誤差である． 

 

ⅲ）周波数特性評価 

 デルタシグマ DAC の周波数特性は，ALPF によって決まる．カットオフ周波数 65 Hz

で設計した ALPF の特性を評価するために，DACBBM に 1 Hz から 500 Hz の正弦波を

入力し，出力値から振幅を求め，出力振幅特性を調べた．ロケット実験で観測される正

弦波振幅の最大値は地磁気の全磁力であるため，内之浦における全磁力に相当する 0.8 

FS を入力振幅とした．図 2.24 に出力振幅特性の結果を示す．振幅比が-3 dB になるカッ

トオフ周波数は 67 Hz であり，設計値の 65 Hz とほぼ等しい．観測ロケットで要求され

ている測定周波数帯域 DC-10 Hz よりも十分高いカットオフ周波数であることがわかる． 
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図 2.24 入力振幅が 0.8 FSのときの出力振幅特性．縦軸は振幅比 dB，横軸は入力した

周波数 Hzである． 

 

2.3 デルタシグマ DAC を組み込んだフラックスゲート磁力計の試作 

2.3.1 ディジタル磁力計の周波数特性設計 

定常磁場だけでなく変動磁場でも目標精度を保証するためには適切な周波数特性設

計を行い，実験によってその特性を評価しなければならない．磁力計の周波数特性はフ

ィードバック・ループを構成する要素の周波数特性によって決まる．先行研究では伝達

関数モデルによって磁力計の周波数特性が計算され，その妥当性が示された[Kono et al., 

1984]． 

 デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計においても，この方法で周波数特

性を計算する．設計では検出回路内のゲインを調整することにより，磁力計に要求され

る周波数帯域を確保することが目標である．本節では，周波数特性のシミュレーション

により得られた結果と実機の周波数特性の結果について述べ，デルタシグマ DAC を組

み込んだディジタル磁力計の周波数特性設計の妥当性を示す． 
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2.3.2 シミュレーションによるディジタル磁力計の周波数特性評価 

図 2.25はデルタシグマDACを組み込んだディジタル磁力計の機能図を伝達関数モデ

ルに置き換えたブロック図である．X が入力で，Y が出力である．減算器と ks はセン

サを表しており，ks はセンサの磁場検出感度である．a はアンプの増幅率で周波数特性

を持たない．検出された DC～低周波磁場は周波数 2f0 で振幅変調されるので，バンド

パス・フィルタは中心周波数 2f0を DC にシフトしたローパス・フィルタ（LPF：Low-Pass 

Filter）として表せる．T は振幅が-3 dB となるときの LPF の時定数である．g は「ADC

の電圧値-ディジタル値の変換係数」と「センサ駆動回路（ドライブ回路）の特性」，「磁

場計算で生じる係数」，「プロセッサで調整可能な増幅率」，「1 ビット変調出力のディジ

タル値-電圧値の変換係数」の大きさを掛け合わせたパラメータである．「プロセッサで

調整可能な増幅率」の値を変えて gの値を変更し，ディジタル磁力計の周波数帯域を調

整する．次段の加算器と遅延器（e(-sτ1)）で積分器が構成されている．τ1 は積分器に

おける遅延時間である．τ2 はプロセッサの演算にかかる時間で，遅延器 e(-sτ2)とし

て組み込まれている．目標周波数帯域においてデルタシグマ変調器は周波数特性をもた

ないが，演算にかかる時間を遅延時間として考慮しなければならないので，τ2 に演算

時間を加算した．一方，デルタシグマ DAC の ALPF の周波数特性 G(s)は式(2.4)のよう

に 2 次型 LPF の 2 段接続で表せる．各係数（H，α1，α2，ω1，ω2）は 2.2 節で示し

た D-S パラメータ（バターワース型，カットオフ周波数 fc:65 Hz＠-3 dB）となるように

設計した． 
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HsG        (2.4) 

d はフィードバック係数で，センサに打ち消し磁場を作る検出コイルのコイル定数で決

まる． 
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図 2.25 デルタシグマ DACを組み込んだディジタル磁力計の伝達関数モデル．Xが入

力，Yが出力である．減算器と ksがフラックスゲートセンサを表しており，ksはセン

サの磁場検出感度である．a はアンプの増幅率，バンドパス・フィルタ(BPF)の周波数

特性はローパス・フィルタ(LPF)の周波数特性として置き換えられる．FPGA内部の伝

達関数モデルには調整用増幅率 g の他に，積分器と演算時間 τ2 が組み込まれている，

デルタシグマ DAC の周波数特性は ALPF の周波数特性 G(s)によって決まる．DAC 出

力はフィードバック係数 dを通してセンサにフィードバックされる． 

 

表 2.1 にデルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計の各パラメータの設計値

を示す．以下では，この磁力計を DFGBBM(Digital-type FluxGate magnetometer Bread 

Board Model)と呼ぶ．センサ感度 ks は実際に使用するセンサの感度を用いた．設計した

検出回路によって決まるパラメータは，アンプの増幅率 a と BPF の時定数 T，遅延時間

τ1，演算時間τ2，ALPF の周波数特性 G(s)，フィードバック係数 d である．また，g

のうち「ADC の電圧値-ディジタル値の変換係数」と「センサ駆動回路（ドライブ回路）

の特性」，「1 ビット変調出力のディジタル値-電圧値の変換係数」も設計した回路によっ

て決まる．「磁場計算で生じる係数」は岡田ら(2006)で示されたディジタル演算手法に

よって決まる．磁力計のカットオフ周波数が 65 Hz@-3 dB となるように「プロセッサで

調整可能な増幅率」を設定した．シミュレーションに使用した g の数値は表 2.1 に示し

たが，本節ではこの値を g=1 と規格化して解説する． 

シミュレーションでは g の値を変えることにより，磁力計の周波数帯域を調整した．

図 2.26 がシミュレーションによって得られた周波数特性である．各線はパラメータ g

の値が 2 倍ずつ異なり，g=0.5 は g=1 に対して g を 0.5 倍した値を意味している．gが大

きいほど周波数帯域は広がる．検出磁場強度が同じ場合では，g が大きいほどフィード

バック・ループのゲインが大きいのでセンサ内部の磁場がより早く打ち消される．つま

り，g が大きいほどフィードバック・ループの応答は早くなり，周波数帯域は広がる．
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ただし，g が過度に大きいとフィードバック・ループが不安定に近づき，ALPF のカッ

トオフ周波数よりも低い周波数でゲインの極大値が現れる．磁力計の周波数特性は

ALPF の周波数特性によって強い制限を受ける．このような周波数特性は磁力計として

適切ではない．フィードバック・ループの安定性を維持しつつ，磁力計の目標周波数帯

域を達成するためには，デルタシグマ DAC の ALPF の周波数帯域をより広げなければ

ならないことが示唆された． 

 

表 2.1 DFGBBM の伝達関数モデルパラメータ 

 

 

観測ロケット搭載用 DFG では要求される周波数帯域が DC-10 Hz であるため，g=0.5

から g=1 の間に最適な値が存在する．ただし，センサ感度 ks などのパラメータはセン

サごとに異なるため，ロケット用 DFG でのパラメータを用いたシミュレーションは再

度必要である．次項では周波数特性評価実験により周波数特性設計の妥当性を評価した

結果を示す． 

 

 

4731 V/T
3.966 倍

72.343 μ sec
0.0508415 倍

88.261 μ sec
160.660 μ sec

43819 V/T
α 1 604.80
ω 1 1.9069
α 2 674.90
ω 2 1.2319
H 1.0000

G(s)

ks
a
T
g
τ 1
τ 2
d
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図 2.26 伝達関数モデルを用いて計算した DFGBBM の周波数特性と調整用増幅率 g

の関係．横軸は周波数 Hz，縦軸は振幅をゲイン dBで表している．各線の gの値は，

青：g=1，赤：g=0.5，緑：g=0.25，紫：g=0.125である． 

 

2.3.3 周波数特性評価実験 

 図 2.27 にデルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計（DFGBBM）の構成を示

す．右上のブロック図は本研究で開発した DFGBBM のブロック図であり，右側の基板

はアンプからプロセッサ（FPGA）までの検出回路基板で，左側の基板が ALPF 回路

（DACBBM 基板，図 2.15）である．センサで検出された磁場は電圧に変換され，検出

回路基板のプロセッサで外部磁場が算出される．算出された磁場は同一プロセッサに実

装されたデルタシグマ変調器に入力され，変調出力は DACBBM 基板の ALPF に入力さ

れる．ALPF からの出力は検出回路基板を通して，センサへフィードバックされる． 

 検出回路基板にはフラックスゲートセンサを駆動するドライブ回路も実装されてい

る．このドライブ回路は温度特性を持っており，磁力計のフィードバック・ループのゲ

インが約 3 %/℃の温度特性をもつ．周波数特性においてフィードバック・ループのゲイ

ンが 3％の誤差を持つとき，振幅特性は最大 0.3 dB（約 4 %）の誤差を持つ．ただし，

この誤差は周波数が高い（数十 Hz）ときに表れるため，10 Hz 以下での誤差は 4%より
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十分小さい．この温度特性は gの「センサ駆動回路（ドライブ回路）の特性」に分類さ

れるため，gが誤差を持つことを意味する． 

 

図 2.27 デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計(DFGBBM)．DFGBBM は

フラックスゲートセンサとデルタシグマ DAC 特性評価基板（DACBBM）のアナログ

回路部，磁場検出回路基板で構成されている． 

 

図 2.28 は DFGBBM の周波数特性を評価するための特性評価実験システムである．実

験室における 10 nT～100 nT 程度の外乱磁場が計測に与える影響を無視できるようにす

るために，磁気シールドケースの中に磁場印加用コイル(以下，較正コイルと呼ぶ)を入

れ，較正コイルの中心にフラックスゲートセンサを置いた．測定システムは 2 つにわか

れる．一つはセンサに磁場を印加し，その印加磁場を測定するシステム，もう一つは磁

力計で測定された磁場データを収集するシステムである．磁場印加回路は Signal 

Generator (SG，Tabor Electronics 社，Waveform/Function Generator 8023)と較正コイル，抵

抗を直列接続し，SG で較正コイルに正弦波電圧を印加してセンサに磁場を与える．抵

抗端の電圧を測定することで較正コイルに流れる電流を計算し，較正コイルのコイル定

数 1005.31 nT/mAを用いて印加磁場の振幅を求める． DACBBM の特性評価試験で使用
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した 24 ビット ADC ボードで抵抗端の電圧を測定し，同時に磁力計のフィードバック電

圧を測定した．DFGBBM の電源には安定化電源（KIKUSUI 社，PMM25-1TR）を使用

した． 

図 2.29 に測定した周波数特性の結果を示す．図 2.29 の実線は設計値をもとに計算し

た周波数特性で，マーカーで示したデータが gごとの周波数特性である．測定値はシミ

ュレーションに対して最大 0.4 dB（約 5 %@39 Hz，g=0.5)異なる．前述のとおり「セン

サ駆動回路（ドライブ回路）の特性」が温度特性を持つため，5 %の誤差が生じたと考

えられる．この誤差は温度変化に換算して約 1℃であり，1℃の差は実験時にも起こり

うる温度差であると考えられる．最大 5 %の誤差を生じたものの，シミュレーションと

実機の周波数特性はよく一致していることがわかる．したがって，伝達関数モデルのパ

ラメータが与えられれば，シミュレーションによって最適な周波数特性を満足する gを

求められる．実機で最適な周波数特性を実現できることが示された． 

 

 

図 2.28 周波数特性評価実験の測定システム．Signal Generator（SG）で 1 Hzから 100 

Hzの正弦波信号を磁場印加用コイルにかけてセンサに磁場を与える．磁場印加回路中

の抵抗端電圧を測定し，コイルに流れる電流から印加磁場を求める．抵抗端電圧の測

定と同時に磁力計で磁場を測定し，磁場データを収集する．2 つの振幅比から周波数

特性を評価する． 
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図 2.29 デルタシグマ DACを組み込んだディジタル磁力計(DFGBBM)の周波数特性．

横軸は周波数 Hz，縦軸は振幅をゲイン dBで表している．マーカーは測定により得ら

れたゲインである．マーカーの種類は，□：g=1，×：g=0.5，△：g=0.25，◇：g=0.125

のときの周波数特性を示している．実線は図 2.21で示したシミュレーションの結果で

ある． 

 

2.4 ロケット搭載実証用フラックスゲート磁力計 

2.4.1 ロケット搭載実証用フラックスゲート磁力計の構成と目標性能 

図 2.30(a)に科学観測ロケット搭載用に開発したディジタル方式フラックスゲート磁

力計(DFG)を示す．図 2.30(b)はフラックスゲートセンサ，(c)は DFG の電気回路部であ

る．電気回路部は 3 枚の基板からなり，アルミケースに収められている．左の基板が電

源やロケットの統合装置とのインターフェース回路，真ん中の基板がプロセッサとその

周辺回路，右の基板が磁力計のドライブ回路とプロセッサを除く検出回路である．本研

究で開発したデルタシグマ DAC を組み込んだ磁力計の宇宙機への搭載は初めてである

ため，予期せぬ故障を考慮してデルタシグマ DAC を組み込んだ磁力計は 1 軸のみとし

た．図 2.30 (c)に示す通り，デルタシグマ DAC の回路規模は市販品の 16 ビット DAC（紫

線）とほとんど変わらないため，回路規模を維持することができた．表 2.2 に DFG の



76 2 デルタシグマ DAC を用いたディジタル方式フラックスゲート磁力計の開発 

  

諸元を，表 2.3 に性能を示す．本節では表 2.3 に示したデルタシグマ DAC の特性評価結

果について述べる．ロケット用 DFG の要求特性は 1 章で述べたとおり，分解能 10 ビッ

ト，精度 7 ビット，周波数帯域 DC-10 Hz である．表 2.3 に示した性能はこれらの要求

を達成していることがわかる． 

 

 

図 2.30 科学観測ロケット S-310-40号機に搭載した DFG．(a)ロケットに組み込む直前

の DFG．(b)3軸フラックスゲートセンサ．(c)回路部．右側の回路はプロセッサを除く

検出回路で，真中がプロセッサとその周辺回路である．左側は観測ロケットのバッテ

リとテレメータに合わせた電源・インターフェース回路である． 

 

表 2.2 科学観測ロケット S-310-40 号機搭載用 DFG のリソース諸元 

 

 

重量 センサ 225 g　　（ハーネスを含む）
電気回路部 1.737 kg　　（アルミシャーシを含む）

寸法 センサ 80 mm × 40 mm × 40 mm
電気回路部 180 mm × 140 mm × 60 mm

140 mA、28 V at 25℃
200 Hz, 20 ビット × 3 チャンネル

消費電力

テレメータ・データ
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表 2.3 DFG の性能特性 

 

 

2.4.2 シミュレーションによる特性評価 

表 2.4 にデルタシグマ DAC を組み込んだ DFG の各パラメータを示す．設計した回路

やセンサの特性によって gの値は異なるので，表 2.1と表 2.4に示した gの値は異なる．

g の値を変えることにより，DFG の振幅特性を計算した結果を図 2.31 に示す．各線は g

の値が 2 倍ずつ変化している．本節で述べる gは表 2.4 に示した gの値を g=1 として解

説する．ロケット用 DFG のパラメータでは，g=0.125 から g=0.25 の間に最適値が存在

する． 

 

表 2.4 S-310-40 号機搭載用 DFG の伝達関数パラメータ 

 

 

ダイナミック・レンジ 約±57000 nT
分解能 17.1 ビット
積分非線形誤差 11.8 ビット　（0.0287 %）
周波数帯域 14 Hz at -3 dB

18809 V/T
31.731 倍
72.343 μ sec

0.0024674 倍
88.261 μ sec

160.660 μ sec
52848 V/T

α 1 1317.10
ω 1 2.5565
α 2 674.90
ω 2 1.2319
H 2.0000

τ 2
d

G(s)

ks
a
T
g
τ 1
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図 2.31 伝達関数モデルを用いて計算したロケット搭載用DFGの周波数特性と FPGA

内部の増幅率 gの関係．横軸は周波数 Hz，縦軸は出力振幅をゲイン dBで表している．

各線の g の値は，青：g=1，赤：g=0.5，緑：g=0.25，紫：g=0.125，橙：g=0.0625 であ

る． 

 

2.4.3 特性評価実験 

周波数特性評価 

周波数特性の測定方法は図 2.28 に示した方法と同様で，DFGBBM をロケット用 DFG

におきかえて実験を行った．ただし，測定磁場の取得にはロケット統合装置エミュレー

タ（以下，Inter Face（I/F）装置と呼ぶ）を用いた点が異なる．図 2.32 に gに対する測

定されたカットオフ周波数を示す．青点がシミュレーションで，赤点が測定結果である．

シミュレーションと測定ではカットオフ周波数が数倍から 10 倍程度異なる．図 2.33 に

g=0.5 のときの周波数特性を示す．図 2.33 から 10 Hz 以下の周波数では振幅比が約 0 dB

なので，減衰なく正確に磁場を測定できる．周波数 10 Hz 以上では，周波数が高くなる

ほど振幅比は小さくなる．10 Hz から 100 Hz までの測定結果を直線で近似して得られた

カットオフ周波数（-3 dB）は 14 Hz であった．観測ロケットのスケジュールの都合か

ら，シミュレーションとの一致が見られなかったが，g=0.5 でロケットのスピン周波数
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（約 1 Hz）に伴う磁場変動を測定できるため，この値を採用した． 

フライト後に，ロケット用 DFG と等価なパラメータ（g=0.5）で検証を行った結果，

0.8FS 振幅，10 Hz の磁場が印加されたとき，BPF の出力が飽和していることがわかっ

た．そのためシミュレーションと測定したカットオフ周波数が一致しなかった．

DFGBBM を用いてアンプの増幅率を小さくした飽和しないパラメータの場合では，シ

ミュレーションと測定の振幅特性が一致した．ただし，アンプの増幅率を小さくするこ

とは，信号対雑音比を下げてしまう．そのため，今後の開発ではセンサのノイズレベル

と周波数特性とのトレード・オフについても検討が必要である． 

 

 

図 2.32 g を変化させたときのカットオフ周波数の測定結果．横軸は g で，縦軸は振

幅比が-3 dBとなるカットオフ周波数である．青点がシミュレーション（図 2.25），赤

点が測定結果である． 
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図 2.33 gが 0.5のときの DFGの周波数特性．青点は振幅比で，緑線がシミュレーシ

ョン（図 2.25）である．カットオフ周波数（-3 dB）は 14 Hz（赤破線）である． 

 

分解能評価 

微小な磁場の測定が要求される磁力計にとって，分解能の評価は必要不可欠である．

開発した磁力計の分解能の評価結果を示す．外乱磁場が小さな場所で磁力計が測定した

磁場を磁力計がもつノイズであるとしてノイズを評価した．ノイズの指標として以下の

3 つを測定磁場から計算し，分解能を評価した． 

 

1) 測定磁場の標準偏差 

2) 1 Hz におけるノイズスペクトル密度 

3) ノイズの分布 
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 以上の項目はフラックスゲート磁力計のノイズの指標としてよく用いられる

[Primdahl, 1979]．1)の標準偏差は測定データの周波数帯域にも依存するため，周波数帯

域に対する標準偏差を計算した．特に 0.01 Hz(又は 0.1 Hz)-10 Hz 帯域の標準偏差は，他

のフラックスゲート磁力計との比較によく用いられる．さらに本研究ではロケットのス

ピン周波数 1 Hz におけるノイズレベルについても評価しなければならない．2)の 1 Hz

におけるノイズスペクトル密度も先行研究との比較に良く用いられる．本研究では，フ

ィードバックにデルタシグマ DAC を組み込んでいる．このデルタシグマ DAC はデル

タシグマ変調器において，トーンノイズと呼ばれる周期的なノイズを発生させる．トー

ンノイズが磁力計のノイズに与える影響を調べるために 3)磁力計のノイズの分布を調

べた． 

 測定システムを図 2.34 に示す．実験室の装置や商用電源から発生する外乱磁場（10

～100 nT 程度）は，目標とする磁場分解能 0.87 nT（17 ビット相当）より大きい．この

外乱磁場と磁力計のノイズを切り分けるために磁気シールド室内で磁力計のノイズを

測定した．さらに磁気シールド室に持ち込むパソコンや安定化電源などの外乱磁場と磁

力計のノイズを切り分けるために，円筒型 3 層構造の磁気シールドケースの中にセンサ

を置いた．円筒型磁気シールドケースの開口方向の磁場減衰率は開口方向に対して垂直

な方向の磁場減衰率に比べて低いので，開口方向の感度軸は他の 2 軸に比べて外乱磁場

の影響を受けやすい．そのため，ノイズを評価するセンサの感度軸を磁気シールドケー

スの開口方向に対して垂直に向けて 1 軸毎に磁場を測定し，分解能を評価した． 
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図 2.34 分解能を評価するためのノイズ測定システム．センサは磁気シールドケース

の中に置かれている．測定磁場は電気回路部中の FPGA から I/F 装置を通して得られ

る． 

 

   1) 測定磁場の標準偏差 

 取得した 150 秒間の測定磁場データをフーリエ変換し，変換したデータの帯域外（< 

0.01 Hz，> f Hz）の成分を全て 0 にすることによってバンドパス・フィルタをかける．

フィルタリングしたデータを逆フーリエ変換すると帯域制限された時系列の磁場デー

タを得る．ただし，フーリエ変換を行う前にフーリエ変換のウィンドウ（測定時間 150

秒）よりも長周期の磁場変動を取り除く．そのために測定磁場の時間に対する磁場変化

率を最小二乗法により計算し，以下の式を用いて測定磁場を補正した． 

補正値＝測定値－変化率×時間－測定値の平均値 

 補正された磁場データのピーク・トゥ・ピーク値（pp 値，青点）と標準偏差（rms

値，赤点）を図 2.35 に示す．4 回測定を行い，それぞれについて計算結果を各マーカー
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で示した．横軸はバンドパス・フィルタの高周波側の遮断周波数 f で，縦軸が計算した

ノイズレベルである．0.01 Hz からロケットのスピン周波数 1 Hz 帯域での pp 値は最大

1.6 nTpp，標準偏差は 0.28 nT である．ロケット実験における要求分解能は 110 nT（10

ビット相当）であるため，要求を達成している．また，0.01 Hz から 10 Hz 帯域での pp

値は 6 nT で，標準偏差は 0.79 nT（2-17.1）である．この結果は目標分解能 17 ビットを

達成している． 

  

 

図 2.35 0.01 Hzから高周波側遮断周波数 f Hzまでのバンドパス・フィルタをかけた測

定磁場．横軸は周波数 f Hz，縦軸はノイズ nT．青点はピーク・トゥ・ピーク（pp）値

で，赤点は標準偏差（RMS）値である．4回の試行を 4種類のマーカーで表している． 

 

   2) 1 Hz におけるノイズスペクトル密度 

 150 秒間の測定磁場データのノイズスペクトルを図 2.36 に示す．図 2.36 の縦軸はパ

ワースペクトル密度である．周波数に対するノイズスペクトル密度の傾きは約 10 Hz を

境に大きく異なる．低周波域のノイズスペクトル密度は 100-300 pT/√Hz であり，周波
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数の変化に対して大きな変化はない．一方，10 Hz 以上の高周波域ではノイズスペクト

ル密度が 25 dB/dec.で減衰している．このノイズスペクトルは磁力計の周波数特性を反

映している．1 Hz 付近でのノイズスペクトル密度は約 200 pT/√Hz であった． 

 

 

 

図 2.36 150 秒間の測定磁場データのノイズスペクトル．横軸は周波数，縦軸はノイ

ズスペクトル密度である． 

 

 1)及び 2)の結果と先行研究の比較 

 フラックスゲート磁力計のノイズはセンサに起因するノイズと電気回路に起因する

ノイズの 2 種類に分けられる．表 2.5 に Primdahl(1979)でまとめられたノイズの値の一

部を示す．本研究で使用したフラックスゲート磁力計のセンサも表 2.5 に示したセンサ

と同じリングコア型であり性能はほぼ同等である．表 2.5 の先行研究から，センサノイ

ズの標準偏差は 20 pT 以下，ノイズスペクトル密度は 10 pT/√Hz @ 1 Hz 以下である．

これに対して，測定で得られた標準偏差は 0.79 nT，ノイズスペクトル密度は 200 pT/√

Hz と大きい． 
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 表 2.5 センサのノイズ[Dyal and Gordon, 1973; Snare and McPherron, 1973; Acuna, 1974] 

 

 

 以上のことから，測定されたノイズの主な要因は電気回路部であると考えられる．磁

力計は外部磁場とフィードバック磁場の差を検出し，その差の積分値をセンサへフィー

ドバックする．そのため，磁力計のノイズレベルはフィードバック磁場のノイズレベル

で制限される，つまりフィードバック磁場の分解能はデルタシグマ DAC の分解能で決

まる．DAC の入力値の分解能は 17 ビットであるため，開発した磁力計では 17 ビット

の 1 LSB に相当する磁場がノイズになると考えられる．較正試験で得たダイナミックレ

ンジは±57766.5 nT なので，17 ビットの 1 LSB は 0.86 nT に相当する．1 LSB に相当す

る磁場（0.86 nT）と測定された磁場の標準偏差（0.79 nT）がほぼ等しいことから，開

発したDFGのノイズレベルはデルタシグマDACの分解能で決まっていると考えられる， 

 フィードバックに配置した抵抗値はダイナミックレンジを決め，デルタシグマ DAC

の分解能はフィードバックの分解能を決定する．抵抗値を小さくしてダイナミックレン

ジを絞れば，フィードバックの磁場分解能を上げられる．科学観測ロケットのダイナミ

ックレンジ±57766.5 nT は将来計画で目標とするダイナミックレンジ±512 nT に比べ

て約 113 倍大きい．抵抗値を変えれば，フィードバックの分解能も 113 分の 1 の 7 pT

になるので，目標磁場分解能を実現できる．磁場分解能は電気回路に起因するノイズと

センサに起因するノイズをもとに推定しなければならない．ここで推定した分解能はセ

ンサのノイズレベルを考慮していないので，将来計画のために開発する磁力計ではセン

サのノイズレベルについても評価しなければならない． 

 

ノイズスペクトル密度 標準偏差 pT
pT/√Hz at 1Hz 0.1 Hz-10 Hz 帯域

Dyal and Gordon (1973) 8.1 19.6

Snare and McPherron (1973) 3 7.9
Acuna (1974) 8.2 ※ 10.8

※　at 2.5 Hz

リファレンス
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   3) ノイズの分布 

 測定磁場に 0.01 Hz から 10 Hz のバンドパス・フィルタをかけた時系列データとその

分布を図 2.37 に示す．ノイズの分布は中心（0 nT）付近のデータ数が多く，正規分布に

近い．開発した DFG のようにデルタシグマ DAC への入力値の精度（デルタシグマ DAC

への入力値 17ビットの 1 LSB相当）に対して，デルタシグマDACのノイズレベル（17-18

ビットの 1 LSB 相当）が同等かそれより小さい磁力計に DC 磁場が与えられた場合のノ

イズ分布について考える．フラックスゲート磁力計はセンサで検出された磁場を打ち消

すようにフィードバック値を制御するため，フィードバックの波形は DC 磁場を相殺す

るのに最も近い 2 値（DC 磁場よりわずかに大きいフィードバック磁場とわずかに小さ

いフィードバック磁場）を行き来する波形となる．フィードバック値は f0（11 kHz）で

更新されるため，フィードバックの波形は DC 磁場に比べて高い周波数である．このフ

ィードバックの分布を図 2.37 のように表せば，DC 磁場を相殺するのに最も近い 2 値で

それぞれピークを持つ形となる．しかし，実際の磁力計のフィードバック・ループのカ

ットオフ周波数が 14 Hz であることやデルタシグマ DAC の ALPF によってフィードバ

ックの信号帯域が 65 Hz までに制限されていることから，フィードバックの高周波成分

はカットされて低周波成分が残り，測定磁場の分布が正規分布のようになっていると考

えられる．開発した磁力計のノイズ分布は正規分布に近いため，デルタシグマ DAC の

トーンノイズが磁力計のノイズ分布に与える影響は見られなかった． 
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図 2.37 0.01 Hzから 10 Hz帯域のバンドパス・フィルタをかけた測定磁場データとそ

の分布．(a)測定磁場の時系列データ．横軸は時間，縦軸は測定値 nT，サンプリング周

波数は 200 Hzである．(b)時系列データのヒストグラム．横軸はデータ点数，縦軸は測

定値 nTである．標準偏差は 0.79 nTである． 

 

線形精度評価 

 ネガティブ・フィードバックによって高い線形性をもつフラックスゲート磁力計の測

定磁場は感度とオフセットによって直線で近似できる．しかし，フィードバック経路に

配置された DAC が積分非線形性を持つとディジタル磁力計の線形性が損なわれる．以

下に磁力計の線形性について評価した結果を示す．分解能評価試験と同様，磁気シール

ド室内で試験を行った．磁気シールド室内に設置した円筒型 3 層構造の磁気シールドケ

ースに磁場印加用のコイルを入れ，較正コイルの中心にフラックスゲートセンサを配置

した．センサに印加する DC 磁場の強度を変えて，その都度，DFG で印加磁場を測定す

る．印加磁場に対して測定磁場を直線で近似し，測定磁場と近似直線の差から線形性誤

差を求める． 

 測定システムは図 2.38 のように 2 つにわかれる．一つは印加磁場を測定するための

システム，もう一つは磁力計で測定した磁場を収集するシステムである．センサに磁場

を印加する回路は 12 Vの蓄電池と較正コイル，68Ωの抵抗，抵抗 R を直列に接続した

回路になっている．抵抗 R を変えることでコイルに流れる電流を変えて，センサに印
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加する磁場強度を変える．抵抗 R には 14 種類の抵抗値を用意し，蓄電池の極性を変え

ることで 28 ステップの磁場を印加した．68Ωの抵抗端の電圧を ADC ボードで測定し，

回路に流れる電流値とコイル定数（1005.31 nT/mA）から印加磁場を求めた．抵抗端電

圧の測定には周波数特性評価実験でも用いた ADC ボードを使用した．この ADC ボー

ドは 0.002 %の線形性誤差を持つが，ロケット実験では 790 nT（7 bit，約 0.88 %）の磁

場測定誤差が許容されるため，十分な精度で印加磁場を求めることができる．磁場デー

タについては分解能評価と同様の方法で取得した． 

 図 2.39に抵抗端の電圧から求めた印加磁場と DFGで測定された磁場の平均値をプロ

ットした結果を示す．測定磁場を直線で近似して，その直線から測定磁場を引いた結果，

図 2.39 の□マークのように 0 nT 付近を原点対称にした波型の誤差がみられた．この差

の最大値は 24.1 nT であり，測定した磁場範囲±42000 nT に対して 0.0287 %の誤差があ

ることがわかった．ロケットの地磁気姿勢角を 2°の精度で決定するためには，磁場測定

誤差は 790 nT(0.88 %)以下でなければならない．線形性誤差 0.0287 %はこの要求に対し

て 1/30 程度であるため，十分小さいといえる． 

 

 

 

図 2.38 線形性の評価方法と測定システム．センサに磁場を印加する回路は 12 Vの蓄

電池と磁場印加用のコイル，68Ωの抵抗，抵抗 Rを直列に接続した回路になっている．

抵抗 Rを変えることでコイルに流す電流値を変えて印加磁場を変える． 

 



2.4 ロケット搭載実証用フラックスゲート磁力計 89 

 

 

図 2.39 抵抗端電圧から計算した印加磁場と測定磁場の関係．横軸は印加磁場 nTであ

る．測定磁場を△マーク（左縦軸 nT），測定磁場の近似直線（実線）と測定磁場の差

を□マーク（右縦軸 nT）で示す． 

 

 DFG の線形性は DAC の線形性に依存する．開発したデルタシグマ DAC の線形性誤

差は 0.01 %FS 以下であるため，線形性誤差は図 2.39 の結果の 1/3 程度小さいことが期

待される． 

 従来の 16 ビット DAC（AD766）を搭載した他の 2 軸についても磁力計の線形性誤差

は 0.03%で，波型の線形性誤差がみられた．そのため，この線形性誤差の主な要因は線

形性評価システムにあると考えた．そこで，S-310-40 号機のロケット実験終了後に過去

に開発した従来の 16 ビット DAC（AD766）を組み込んだ実験室モデルを用いて線形性

誤差の再評価を行った．その結果，磁場印加回路に流れる電流によって図 2.38 に示し

た 68Ωのセメント抵抗が発熱し，その温度変化によって抵抗値が変わることがわかっ

た．印加磁場の最大値約 57000 nT に相当する最大の電流（50 mA）を流す前と流した後

の抵抗値を LCR メーターで測定すると，電流を流した後の抵抗値は 3％大きくなって

いた．磁場印加回路に流す電流が大きいほど抵抗値は大きくなるので，印加磁場は抵抗
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値が変わらない場合に比べて弱くなる．抵抗の温度が上昇して抵抗値が大きくなった場

合の測定磁場（破線）と抵抗値が温度によって変化しない理想的な場合の測定磁場（実

線）の模式図を図 2.40 に示す．抵抗値が印加磁場に依存して大きくなると，抵抗値が

変わらないときに比べて印加磁場を大きく見積もっている事になり，抵抗値変化がない

測定磁場（実線）に比べて測定磁場の絶対値が小さくなる．抵抗値が大きくなったとき

の測定磁場（破線）を直線で近似すると 2 点鎖線のようになり，その差をとると図 2.39

と同じような波型の線形性誤差（細い実線）が表れる． 

 

 

図 2.40 温度変化によって抵抗値が大きくなったときの印加磁場と測定磁場の関係．

横軸は印加磁場，縦軸は測定磁場，実線は抵抗値が変化しない理想的な測定磁場であ

る．磁場印加回路を流れる電流によって 68Ωのセメント抵抗が発熱し，その電流の大

きさに依存して抵抗値が大きくなった場合の測定磁場を破線で表す．抵抗値が大きく

なったときの測定磁場（破線）とそれを直線で近似した 2 点鎖線の差は細い実線のよ

うに波型になる． 

 

感度，オフセット，直交度の評価 

 柿岡にある気象庁地磁気観測所で観測される正確な地磁気データをもとに磁力計の

感度，オフセット，感度軸間のなす角度（アライメント）の較正を行った．磁力計のあ

る特定の感度軸について感度を S[nT/digit]，測定値を V[digit]，オフセットを C[nT]とす

るとその軸方向の磁場 F[nT]は式(2.5)から求められる． 
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][][][*]/[ nTFnTCdigitVdigitnTS      (2.5) 

 

 較正試験では I/F 装置を通して取得したデータから Vを計算し，較正値となる全磁力

F には観測所から提供される全磁力データを用いる．それらのデータから各軸（X，Y，

Z 軸）の感度 S とオフセット C，アライメントを求めた．センサを回転架台に載せて，

各感度軸を磁場に平行な方向と反平行方向に向けて磁場（V）を測定する．X 軸を磁場

に平行な方向に向けたとき，式(2.6)のような関係式が得られる． 

 

2cos

1cos

11

11

11





FCzSzVz

FCySyVy

FCxSxVx







     

(2.6) 

 

 ここで，添え字 x，y，z は各軸を表し，添え字 1 は測定値を区別するための番号であ

る．γ1 は X 軸と Y 軸のなす角で，γ2 は X 軸と Z 軸のなす角である．X 軸を磁場に

反平行な方向に向けると式(2.7)が得られる． 

 

2cos

1cos

22

22

22





FCzSzVz

FCySyVy

FCxSxVx







     

(2.7) 

 

 ここで，式(2.6)と式(2.7)の上段から式(2.8)，式(2.9)のように感度 Sx とオフセット Cx

が得られる． 

 

21

21

VxVx

FF
Sx




      (2.8) 

21

121
1

)(

VxVx

VxFF
FCx




     (2.9) 
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 Y 軸，Z 軸についても同様の試験を行い，感度 Sy，Sz とオフセット Cy，Cz をそれ

ぞれ求めた．Sy，Sz，Cy，Cz を式(2.6)の中段と下段に代入するとγ1 とγ2 が得られ，

同様の方法で Y軸と Z 軸のなす角（γ3）も求められる． 

 ある測定軸が磁場に平行な方向になるのは，その軸の測定磁場が最大になるときであ

る．まず水平面内でセンサを回転させて最大値となる方位角を探す．次に，仰角を調整

して磁場が最大となる方向を探す．回転架台の回転軸は厳密には直交していないので，

仰角を維持したまま再度水平面内に回転して磁場が最大となる方向を探す．この状態で

測定磁場を取得した．試験を 2 回行い，その差によって較正試験の誤差を評価した．ま

た，観測所から提供された地磁気の全磁力から試験期間中に約 10 から 15 nT 程度の磁

場変化がおきた．これは観測ロケットにおける感度の許容誤差 790 nT に対しては十分

小さい．感度，オフセット，アライメントを計算するための全磁力 F には観測所の全磁

力データ 60 秒間の平均値を用いた．磁力計の測定値 Vも観測所データと同様，60 秒間

の平均値を用いた．これらの値を用いて，計算した較正値を表 2.6 に示す． 

 

表 2.6 較正試験から得られた感度，オフセット，アライメント 

 

 

 感度は各軸とも 0.11 nT/digit 程度で，ダイナミックレンジは約±57000 nT となり，余

裕を持って内之浦における地磁気を測定できる．1回目の結果と 2回目の結果の差は 10-5 

1回目 2回目 1回目-2回目

Sx [nT/digit] 0.108270 0.108277 -0.000007

Sy [nT/digit] 0.116995 0.116985 0.000010
Sz [nT/digit] 0.110368 0.110355 0.000013

Cx [nT] 624.4 623.4 1.0
Cy [nT] 71.1 58.3 12.8
Cz [nT] 56 45.2 10.8

γ 1 [°] 90.3 90.7 -0.4
γ 2 [°] 89.1 88.8 0.3
γ 3 [°] 90.1 90 0.1

感度

オフセット

直交度
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nT/digit 程度なのでダイナミックレンジの誤差は約 10 nT と評価される．この差は試験

期間中における全磁力の変化量とほぼ同じことから感度の較正値の精度は妥当といえ

る．Y，Z 軸のオフセットは約 50 nT で，2 回の試験の差が 10 nT 程度なので感度の結果

と同様妥当な値である．X 軸については 2 回の測定結果の差が地磁気の変化量 10 nT に

比べて小さいものの，Y軸や Z 軸に比べてオフセットの値は 620 nT と大きい．これは

デルタシグマ DAC を構成するオペアンプ（OP484）の入力バイアス電流によってオフ

セット電圧が発生し，センサへのフィードバック電流にオフセットがのったためである

と考えられる．OP484 の最大バイアス電流は 450 nAである．バイアス電流によって発

生する最大オフセット電圧を計算すると約 78 mV であり，これはフィードバック磁場

に換算すると 1510 nT に相当する．X 軸のオフセット約 600 nT はオフセットとして取

りうる値なので較正試験の結果は妥当である．感度軸の直交度はピックアップコイルを

取り付ける台座の取り付け穴加工精度や取り付け時のずれで生じる．感度軸のなす角は

お互いにほぼ直角であることが確認できた．要求姿勢決定精度 2°に対し，2 回の試験

の差が 0.4°以下なので得られたγ1，γ2，γ3 の誤差は要求 2°を満たしている．フラ

イトデータの解析では 2 回の試験の平均値を感度，オフセット，アライメントとした． 

 

2.5 特性評価，発見された課題に関する議論 

1) デルタシグマ DAC（DACBBM）の特性評価結果と発見された課題 

 デルタシグマ DAC の目標分解能 17 ビットと目標精度 14 ビット，目標周波数特性

DC-128 Hz を達成する D-S パラメータを計算により求めた．その結果，1 ビット 2 次型

デルタシグマ変調器と 4 次バターワース型 ALPF でデルタシグマ DAC を構成し，OSR

を 680（変調周波数 fmを 176 kHz，ALPF のカットオフ周波数 fc を 128 Hz）とするこ

とにより目標分解能 17 ビットを達成できることが示せた．ただし，観測ロケット搭載

用 DFG では，ALPF のカットオフ周波数 fc が 65 Hz に制限されるため，変調周波数を

88 kHz として必要な OSR 680 を確保した．DACBBM の特性評価実験によって，目標分
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解能 17 ビット，精度 14 ビット，周波数帯域 DC-65 Hz を達成したとが示された． 

設計における課題は，積極的に精度を設計することが困難な点である．2.2 節で述べ

たとおり，精度は実機の回路で使用する電子部品の電気的特性に依存する．使用する電

子部品の特性からデルタシグマ DAC の精度を推定することが可能であり，適切に電子

部品を選定すれば目標精度を達成できる．しかし，高精度なデルタシグマ DAC を目指

すほど電気的特性への要求は厳しくなり，目標精度を達成できなくなる．将来的には電

気的特性を補償するような回路を組み込み，積極的に精度を保証すべきである． 

2) デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計（DFGBBM）の周波数特性設

計で発見された課題 

 2.3 節で述べたとおり，DFGBBM を伝達関数モデルで表し，FPGA内部の増幅率 gを

調整することによって周波数特性の最適化を図った．DACBBM を組み込んだ DFGBBM

の周波数特性を計算した結果，gを変えることにより周波数帯域を調整できた．実験に

より得られた DFGBBM の周波数特性は設計計算に一致したので，デルタシグマ DAC

を組み込んだディジタル磁力計の周波数特性設計の妥当性が示せた．DFGBBM におい

て gを調整し，周波数帯域を広げた結果，フィードバック・ループの安定度を確保する

ために最大カットオフ周波数は 30-40 Hz に制限された．gを大きくすればカットオフ周

波数は高くなり，広帯域化できるが，フィードバック・ループが不安定になるので，目

標とするカットオフ周波数 65 Hz に調整できなかった．磁力計の目標周波数帯域に対し

て，デルタシグマ DAC の ALPF の周波数帯域は 2 倍以上に設定する必要があることが

示唆された．しかし，ALPF の広帯域化はデルタシグマ DAC の分解能の劣化につなが

るため，磁力計の周波数帯域とデルタシグマ DAC の分解能のトレード・オフが重要で

ある．DACBBM の分解能は約 17 ビットなので分解能をこれ以上落とすことは好ましく

ないので，デルタシグマ変調器のパラメータ設計とデルタシグマ DAC の周波数特性設

計を再度行わねばならない．デルタシグマ DAC の分解能を上げるには，例えば変調器

次数をあげて量子化ノイズをより低減する方法が考えられる． 
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 3)  観測ロケット搭載用 DFG の特性評価結果と発見された課題 

 開発したデルタシグマ DAC を組み込んだ科学観測ロケット搭載用ディジタル磁力計

DFG を開発した．磁力計のフィードバック・ループの安定度確保のためにプロセッサ

の磁場計算モジュールにおける信号増幅率を変え，パラメータの最適化を行った．特性

評価実験を行った結果，分解能は 0.79 nT（2-17.1）で，目標分解能を達成した．ただし，

フィードバック・ループの安定度を確保しつつ，周波数帯域を広げた上で目標分解能

17 ビットを達成することが今後の課題である． 
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3 ロケットの姿勢解析 

 

3.1 S-310-40 号機の実験概要 

将来の惑星探査計画の前段階として，開発したディジタル磁力計 DFG を S-310-40 号

機に搭載して，実証試験を行った．観測ロケット S-310 は 1975 年から打ち上げられて

いる日本の科学観測ロケットである．S-310-40 号機の目的は「夜間中緯度電離圏領域に

おける電波伝搬解析」であり，電離層 D，E 層が観測領域である．鹿児島県内之浦では

夜間に電離層（D 層）が消滅することによって，中波帯ラジオが夜半過ぎに突然受信で

きなくなることがある．これは，電離層領域に局所的に電子密度が増加するスポラディ

ックＥ層または D 層が発生するためとされている．このスポラディックＥ層または D

層の発生機構は未解明である．それを解明するためにループアンテナ等の観測機器を搭

載し電離圏環境の取得およびスポラディック E，D 層の解明を目指す． 

 ミッション機器のループアンテナは 3 成分の磁界強度を測定できる．磁力計と地平線

センサからロケットの姿勢を提供することで磁界 3 成分の方向を決定することが可能

となり，正確な電波伝搬解析を行うことができる．そのため，磁力計によるロケットの

正確な姿勢測定は本ミッションの目的達成のために重要である．要求される姿勢決定精

度は 2°であり，それを満たすためのフラックスゲート磁力計への要求は分解能 10 ビ

ット，精度 7 ビット，周波数帯域 DC-10 Hz である．開発した磁力計の性能は表 2.3 に

示したとおり，すべての要求項目を満足している． 

 このロケットには機軸まわりに 1 Hz 程度のスピンをかけて姿勢を安定させている．

本実験における磁力計の観測データから，①ロケットのスピン周波数と②地磁気とスピ

ン軸のなす角を 2 度の精度で求めることが要求されている．3.2.1 項ではスピン周波数

と地磁気姿勢角θの解析方法について，3.2.2 項では解析結果について述べる．地磁気

姿勢角の定義を図 3.1 に示す．地磁気ベクトルとスピン軸のなす角を地磁気姿勢角と呼
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ぶ．式(3.1)に示す通りスピン軸方向の地磁気成分 Bz とスピン面内の地磁気成分 Aとの

アークタンジェントを計算することにより得られる． 

 

 

図 3.1 地磁気姿勢角の定義．ロケットのスピン軸と地磁気ベクトルのなす角を地磁気

姿勢角 θと呼ぶ． 

 

Bz

A1tan       (3.1) 

A：地磁気をスピン面（Osx-Osy 面）に射影した成分 

Bz：地磁気をスピン軸（Osz 軸）に射影した成分 

 

 観測データはセンサの感度軸方向の磁場強度であるため，スピン軸やスピン面内の磁

場と必ずしも一致しない．したがって，図 3.2(a)に示したとおり観測データをスピン軸

方向とそれに垂直なスピン面内の磁場に変換するための座標変換角（αとβ）を求めな

ければならない．このαとβを求める原理については 3.2.1 項で述べる．詳細な計算方

法や式の導出については Appendix に示す． 

 さらに，観測データには磁力計自身が持つオフセットやロケットから発生する磁場オ

フセットが加わっているため，上述の座標変換を行ったとしてもそのままの観測データ

では正確な地磁気姿勢角を求められない．そのため，観測データを地磁気と磁場オフセ

ットに切り分ける必要がある．磁場オフセットの算出原理については，3.2.1 項で述べ
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る． 

 

3.2 フライトデータの解析 

3.2.1 解析手法 

 観測データの解析にあたり，以下のように 3 つの座標系を定義する．図 3.2 に 3 つの

座標系の関係を示す． 

 

センサ座標系（X, Y, Z） （非直交系） 

 …センサ X 軸，Y軸，Z 軸の感度軸ベクトルで定義される座標系 

 Y 軸はロケットのランチャに対して概ね反対方向で，Z 軸は概ね機軸方向を向いてい

る． 

 

センサ直交座標系（O1x, O1y, O1z） （直交系） 

 …センサ X 軸と O1x 軸が一致し，センサ Y軸が O1x-O1y面内にある座標系 

 較正試験で得たセンサの感度軸間のアライメントγ1，γ2，γ3 により，センサ座標

系から O1 座標系へ変換できる． 

 

スピン座標系（Osx, Osy, Osz） （直交系） 

 …ロケットのスピン軸を Osz 軸とし，O1x 軸が Osx-Osz 面内にある座標系 

 Osy 軸と O1y 軸のなす角をα，Osx 軸と O1x 軸のなす角をβとする．αとβがわか

れば，O1 座標系をスピン座標系に変換できる． 
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図 3.2 解析で用いる座標系の定義．(a)センサ座標系と O1座標系の関係．較正試験で

得られるセンサのアライメント γ1，γ2，γ3 により座標変換される．(b)O1 座標系とス

ピン座標系（Os）の関係．O1x軸周りの回転角 αと O1y軸周りの回転角 βで座標変換

される． 

 

 センサ座標系から O1 座標系への変換式を式(3.2)に示す．この変換行列は較正試験で

得られたアライメント（γ1，γ2，γ3）を用いて求めることができる．計算式の詳細

については Appendix に示す． 
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 式(3.3)に O1 座標系からスピン座標系への変換式を示す．座標変換行列は座標変換角

αとβで表せる． 
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 図 3.3 にスピン周波数の求め方を示す．センサ座標系の X 軸と Y 軸はスピンに伴っ

て磁場が正弦的に変化する．そこで，X 軸または Y軸のデータが 0 nT を横切る前後の

2 点を取り出し，時間に対して直線で補間する．0 nT を横切る時間間隔をスピン周期と

してスピン周波数を計算する． 
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図 3.3 スピン周波数の求め方．スピン面とのなす角が小さい X軸と Y軸の 2成分に

ついて 0 nTを横切る時刻差からスピン周波数を求める．0 nTとなる時刻は直線補間に

より求める． 

 

 式(3.1)の地磁気のスピン面内成分 Aとスピン軸成分 Bz を求めるためには，観測デー

タをセンサ座標系からスピン座標系へ変換しなければならない．この解析では，以下の

仮定をおき，田中, [2002]の手法を用いて観測データからスピン座標系への座標変換角

αとβを求める． 

   仮定 1：1 スピンの間に地磁気の磁場強度と方向が変化しない． 

   仮定 2：1 スピンの間にロケットの姿勢が変化しない． 

   仮定 3：1 スピンの間に磁場オフセットが変化しない． 

 上記の仮定によりスピン座標系 Os で観測される 1 周期分の磁場は式(3.4)のように書

ける．図 3.4 にスピン座標系に変換された磁場の特徴を太い破線で示す．スピン面内の

OsxとOsyの磁場はスピン周期で正弦波的に変動する磁場とその他の成分に分けられる．

スピン周期で変動する磁場の振幅は地磁気のスピン面内成分 A（=√(G2+H2)）に等しい．

その他の成分（Cx，Cy）は主にロケットからの磁場オフセットである．また，Osx と

Osy の正弦波成分の位相は 90°異なる．スピン軸（Osz 軸）方向の磁場は地磁気を Osz

軸に射影した成分 Bz とロケットからの磁場オフセット Cz の和で表せる．Osz 軸はスピ

ン軸なので，Osz にはスピン周期の磁場変動が表れない． 
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G，H：スピンに伴う磁場変動の正弦項，余弦項の振幅 

Bz：スピン軸方向の地磁気 

Cx，Cy，Cz：各軸の磁場オフセット 

ω：スピン角周波数 

 

 ロケットに搭載されたセンサの座標変換角αやβはほとんど 0°ではあるが，厳密に

0°ではない．図 3.4 にセンサ直交座標系 O1 に変換された磁場の特徴を実線で示す．β

が 0°でないとき，O1x 軸はスピン面からわずかに外れるので，O1x 軸の正弦波成分の

振幅は Osx 軸の正弦波成分の振幅よりも小さくなる（図 3.4 上段）．O1x 軸は Osx-Osz

面内にあると定義しているので，O1x 軸の正弦波成分の位相は Osx 軸の正弦波成分の位

相と同じである．αが 0°でないとき，O1y 軸はスピン面からわずかに外れるので，O1y

軸の正弦波成分の振幅は Osy 軸の正弦波成分の振幅より小さくなり，正弦波成分の位相

は O1y 軸と Osy 軸で異なる（図 3.4 中段）．O1z 軸が Osz 軸に一致しない限り，O1z 成

分にもスピン周期の磁場変動が表れる（図 3.4 下段）． 

 



102 3 ロケットの姿勢解析 

  

 

図 3.4 スピン座標系 Os に変換された磁場（太い破線）とセンサ直交座標系 O1 に変

換された磁場（実線）の各成分の時間変化を模式的に表した図． 

 

 O1 座標系におけるスピン 1 周期分の磁場は式(3.5)のように書ける．軸毎に a*sinω

t+b*cosωt+c の形でフィッティングし，未知数 a，b，c を求めれば，D1 から D9 の値を

得られる． 
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D1，D4，D7：スピンに伴う磁場変動の正弦項の振幅 

D2，D5，D8：スピンに伴う磁場変動の余弦項の振幅 

D3，D6，D9： 各軸の磁場オフセット（DC 成分） 

 O1 座標系における磁場（式(3.5)）は式(3.3)の座標変換行列を用いてスピン座標系 Os

における磁場（式(3.4)）に変換できる．この関係を式(3.6)に示す． 
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 式(3.6)の各軸について，左辺の正弦項の振幅と右辺の正弦項の振幅は等しくなるべき

である．余弦項の振幅についても同様である．したがって，以下の式(3.7)が得られる． 
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 式(3.7)における未知数は G，H，α，βの 4 つである．6 本の式に対して，未知数が 4

つなので，①②③④と①②⑤⑥，③④⑤⑥から 3つの独立な解を解析的に求めることが

でき，座標変換角αとβが得られる．α，βの算出精度と D1 から D9 の誤差の関係に

ついては，Appendix に詳細を示す． 

 

・ スピン面内成分（Osx，Osy）の磁場オフセット 

 この解析で用いる仮定 1 と 2 から，スピン面内の 2 軸では，スピン面内の地磁気成分

Aを振幅とし，スピン周期で正弦波的に変化する成分が観測される．また，仮定 3 より

ロケットやセンサからの人工的なDC磁場オフセットも同時に観測されることがわかる．

地磁気はスピン周期で変動する成分，人工的な磁場オフセットは DC 成分なので，地磁

気と磁場オフセットを前述の a*sinωt+b*cosωt+c のフィッティングにより切り分ける

ことができる． 

 

・ スピン軸（Osz 軸）方向の地磁気成分 Bz と磁場オフセット Cz の算出原理 

 式(3.4)で示したとおり，Osz 軸の観測磁場は地磁気と磁場オフセットを分離すること

が困難である．しかし，正確な地磁気姿勢角を得るためには磁場オフセットを求め，観

測磁場から差し引かなければならない． 

 そこで，図 3.5 のようにスピン面内の地磁気成分 Aとスピン軸（Osz 軸）方向の地磁

気成分 Bz から求められる磁場強度が IGRF モデル[Cain et al., 1965]（京大・地磁気世界

資料解析センター，2010 モデル）の全磁力 Figrf に等しいと仮定した．この仮定から式

(3.8)が得られる．式(3.8)を変形した式(3.9)に求めた Aを代入すれば，Osz の地磁気成分



104 3 ロケットの姿勢解析 

  

Bz が求められ，地磁気姿勢角θを計算できる． 

222 ABzFigrf      (3.8) 

22 AFigrfBz     (3.9) 

 

- 

図 3.5 スピン軸方向のオフセット算出原理．図はスピン軸を上向きにとったときのス

ピン座標系を表しており，スピン面は紙面に垂直である．A はスピン面内磁場，Figrf

は IGRFモデルから計算した全磁力である． 

 

 座標変換角αとβを用いて，O1 座標系の磁場をスピン座標系の磁場に変換し，スピ

ン軸方向の磁場 Osz を求める．Osz から上記で求めた Bz を引けば，式(3.10)のようにス

ピン軸方向の磁場オフセット Cz が求められる． 

22 AFigrfOszBzOszCz     (3.10) 

 

3.2.2 解析結果 

 ロケットは打ち上げ後 55 秒（高度 70 km）でヨーヨーを展開し，60 秒から 63 秒にか

けてノーズコーン開頭，ラングミュアプローブのガラス割り，インピーダンスプローブ

伸展，固定バイアスプローブのセンサ展開，ラングミュアプローブ伸展が実施され，そ
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の後観測が開始された．ロケットは 210 秒で計画通り高度 180 km に達し，413 秒で着

水した． 

 観測が開始された 63 秒（高度 77 km）から 357 秒（80 km）までのデータについてロ

ケットの姿勢解析を行った結果を述べる．図 3.6に打上げ直後からロックオフするまで

の O1 座標系における磁力計の全データとロケットの高度（図 3.6(a)）を示す．O1x 軸

（図 3.6(b)）と O1y 軸（図 3.6(c)）はほぼスピン面内にあるため，スピン周波数で正弦

波的に変動する磁場がはっきりと観測されている．O1x 軸と O1y 軸の磁場データの包

絡線の変化はロケットの姿勢変化に伴ってスピン周期で変動する磁場の振幅が変化し

ていることを表している．125 秒あたりで O1x 軸と O1y 軸の磁場振幅が小さくなるの

に合わせて，O1z 軸の磁場強度が大きくなっており，ロケットがより磁場に沿う姿勢に

なっている．一方 270 秒あたりで O1x 軸と O1y 軸の磁場振幅が大きくなるのに合わせ

て，O1z 軸の磁場強度が小さくなっており，ロケットの機軸と磁場ベクトルのなす角が

大きくなっていることがわかる．360 秒以降では大気への再突入によりロケットの姿勢

が大きく変化しているため，O1z 軸の磁場強度も数万 nT のオーダーで大きく変化して

いる． 
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図 3.6 観測ロケット S-310-40号機の高度と磁力計の観測データ．(a)ロケットの高度，

O1座標系の(b)O1x軸，(c)O1y軸，(d)O1z軸の磁場データ．横軸の時間 0秒が打上げの

瞬間と一致する．O1x軸と O1y軸にはスピンに伴う磁場変化がみられる． 

 

・ スピン周波数 

 図 3.7 に解析したスピン周波数を示す．センサ座標系の X 軸のデータから計算したス

ピン周波数（実線）と Y 軸のデータから計算したスピン周波数（破線）は良く一致し
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ていることがわかる．打上げからデスピン前では 1.5 から 2 Hz でスピンし，ヨーヨー

展開後では 0.7 Hz でスピンしていることがわかる． 

 

 

図 3.7 観測データから得られたスピン周波数．横軸は打ち上げからの時間，青線は X

軸，赤破線は Y 軸のデータからそれぞれ算出したスピン周波数を示している．打上げ

から 60秒までは 2 Hz程度でスピンし，ヨーヨー展開後では 0.7 Hzでスピンしている

ことがわかる． 

 

・ 座標変換角αとβ 

 前項で示したように O1座標系のデータをスピン座標系に変換するαとβは独立な異

なる 3 つの解法により求めることができる．姿勢決定精度 2°を満たすためにはαとβ

の算出精度も 2°より良くなければならない．αとβの算出精度はフィッティングによ

り得られる式(3.5)の D1 から D9 の算出精度に依存する．仮定 1～3 よりスピン座標系で

観測される磁場を式(3.4)のようにおいたが，実際には 1 スピンの間にロケットの姿勢が

わずかに変化することによって，スピン周期で正弦波的に変化する磁場の振幅は 1 スピ

ンの間にも変化する．さらに，1 スピンの間に高度が変わることによって地磁気の全磁

力や向きが異なるので，振幅が変化する．このように，仮定と観測データの乖離がフィ

ッティングの誤差を生む要因である．以上のことから，ある瞬間における磁場振幅を観

測データから厳密に求めることは困難である． 
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 そこで，1 スピンの間に振幅が変化する磁場データを仮定し，そのデータを振幅が時

間変化しない関数（a*sinωt+b*cosωt+c）でフィッティングするシミュレーションを行

った．仮定した振幅の時間変化は図 3.6(b)，(c)に示した O1x，O1y 軸の磁場データの包

絡線とした．フィッティングして得た残差の標準偏差をフィッティングにより得られた

振幅で割った値をフィッティング誤差とし，フィッティング誤差に対するα及びβの算

出精度を計算した結果，3 つの解法のうち①②③④を用いた解法では，2°の精度を満

たすために，フィッティング誤差が 0.1 %より小さくなければならないことがわかった．

残り 2 つの解法では，2°の精度を満たすために，10 %のフィッティング誤差が許容さ

れることがわかった．実際に観測データをフィッティングして得られたフィッティング

誤差は最大で 1 %であった．したがって，αとβの算出には姿勢決定精度 2°を満たす

ために，①②⑤⑥と③④⑤⑥の解法を用いた．シミュレーションにより求めたα，βの

算出精度と D1 から D9 の誤差の関係については，Appendix に詳細を示す． 

 図 3.8 に計算したαとβの結果を示す．③④⑤⑥から求めた解が解法 1，①②⑤⑥か

ら求めた解が解法 2 である．2 つの解法間での差異は 0.1°未満であり，αもβもわず

かな変動があるものの時間的にほぼ一定である．αとβの誤差が 2 つの解法間の差異と

同程度の 0.1°と見なせば，スピン座標系 Osz 成分に現れる誤差はスピン面内磁場が全

磁力のとき最大となり，全磁力を 45000 nT とすれば式(3.3)より誤差は 78 nT となる．78 

nT の誤差は姿勢決定において許容される誤差約 1500 nT に対して小さいため，十分な

精度で座標変換角が得られたと結論できる．αとして 0.45°をβとして 0.95°を採用す

る． 
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図 3.8 O1座標系をスピン座標系に変換するための αと βの計算結果．横軸は打ち上

げからの時間，縦軸は角度[°]を示している．αは約 0.45°，βは約 0.95°である． 

 

・スピン軸方向の地磁気成分 Bz と磁場オフセット Cz 

 前項で示した方法により求めたスピン軸方向の地磁気成分 Bz と磁場オフセット Cz

を図 3.9 に示す．図 3.9(a)は IGRF モデルの全磁力である．図 3.9(b)は式(3.7)の G と H

から求めたスピン面内磁場 Aである．α，βと同様に G と H も 2 つの独立な解を持つ

ためスピン面内磁場 Aにも 2 つの独立な解が存在する．図 3.9(c)はスピン軸方向の地磁

気成分 Bz である．図 3.9(a)の IGRF モデルの全磁力と図 3.9(b)のスピン面内磁場 Aを式

(3.9)に代入して Bz が得られる．図 3.9(d)はスピン軸方向の磁場オフセット Cz である．

αとβを用いて式(3.3)から求めたスピン軸方向の磁場 Osz と図 3.9(c)の Bz を式(3.10)に

代入して磁場オフセット Cz が得られる． 

 図 3.9(d)より，解法 2 で得られた Cz は時間の経過とともに最大 1300 nT 変化している

ことがわかる．さらに，2 つの解法間では Cz が最大 1800 nT 異なる．ノーズコーンを

開頭し，各センサが伸展した後では，ロケットの状態は変わらないので，ロケットのス

ピン軸方向の磁場オフセット Cz が時間とともに変化する要因はないと考えられる．そ
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のため，この差はこれまでに述べた解析手法では考慮されていない何らかの誤差により

生じていると考えるのが妥当であるため，Cz の誤差（以下，ΔCz と呼ぶ）について誤

差評価を行った． 

 

 

図 3.9 スピン軸方向の地磁気成分Bzと磁場オフセットCz．(a)IGRFモデルの全磁力．

(b)式(3.7)の Gと Hから求めたスピン面内磁場 A．2本の線は独立な 2つの解に対応す

る．(c)スピン軸方向の地磁気成分 Bz．(d)スピン軸方向の磁場オフセット Cz． 

 

・スピン軸方向の磁場オフセット Cz の誤差要因 

 この解析手法において生じる Cz の誤差要因を表 3.1 にまとめた．Cz の誤差ΔCz を生

む原因としてスピン軸方向の観測磁場 Osz の誤差と地磁気成分 Bz の誤差が考えられる．

式(3.7)で求めたαとβの誤差は Osz の誤差を生む要因となりえるが，前述のとおりαと

βの誤差が観測磁場に与える誤差は 100 nT 以下である．したがって，Osz の誤差は 1800 



3.2 フライトデータの解析 111 

 

nT の誤差ΔCz に対して十分小さく，Osz の誤差がΔCz の主要因であるとは考えられな

い． 

 

表 3.1 磁場オフセット Cz の誤差要因と誤差の見積もり 

 

 

 Bz の誤差を生む要因として IGRF モデルの全磁力の誤差とスピン面内磁場 A の誤差

が考えられる．IGRF モデルは全地球的スケールでの標準磁場を表すモデルであるため，

磁気嵐が起こった場合，IGRF モデルにより計算された全磁力と地磁気の全磁力の差は

より大きくなる．しかし，ロケットが打ち上げられた前後数日の Dst 指数は 20 nT 以下

であり，磁気嵐が起こっていないことから，IGRF モデルの全磁力を用いることは妥当

であると考えられる．また，Matteo et. al., [2011]は，UARS 衛星や SAC-C 衛星，Ørsted

衛星などの低高度衛星（高度 200 kmから 1000 km）の観測磁場と IGRF モデルにより計

算される全磁力を 1991 年から 2010 年の 20 年間のデータについて比較している．この

解析結果として，観測磁場と IGRF モデルの全磁力の差の絶対値の平均は 69.6 nT で，

標準偏差が 116.7ｎT であることが示された．打上げ前後の Dst 指数及び実際の観測と

IGRF モデルを比較した解析結果から，IGRF モデルの全磁力が持つ誤差は 100 nT 程度

であると考える．このように，IGRF モデルの全磁力の誤差も Osz の誤差と同様に Cz

の誤差 1800 nT に対して十分小さいので，この誤差がΔCz の主要因であるとは考えら

れない． 

 スピン面内磁場 Aの誤差は G 及び H の誤差によるものであり，G 及び H の誤差はフ

ィッティング誤差に依存する．αとβが求められればスピン面内磁場 Aは式(3.6)上段ま

たは中段の式から求めることができる．αとβはほぼ 0°なので，スピン面内磁場 Aは

誤差

100 nT以下
G
H

100 nT以下

640 nT

Czの誤差要因

Osz
α

β

スピン面内磁場A
Bz

IGRFの全磁力Figrf
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式(3.6)の上段を用いて近似的に式(3.11)のように書ける．式(3.11)を使ってテイラー展開

したものから式(3.12)を得る． 

22 )852()741(  DDDDDDA    (3.11) 

 875421 DDDDDDA   (3.12) 

ΔAはスピン面内磁場 Aの誤差で，ΔD1，ΔD2，ΔD4，ΔD5，ΔD7，ΔD8 はそれぞ

れ D1，D2，D4，D5，D7，D8 のフィッティング誤差である．図 3.8 に示した結果から

α=0.45°（0.0079 rad），β=0.95°（0.017 rad）と非常に小さいので，スピン面内磁場

の誤差ΔAは D1 と D2 のフィッティング誤差と同程度であることがわかる．ΔD1 とΔ

D2が最大になるのはスピン面内磁場Aが最大値をとり，D1とD2が等しいときである．

スピン面内磁場 Aが 45000 nT で，D1 と D2 が等しいとき，ΔAは 640 nT である．した

がって，スピン面内磁場 Aの誤差も Cz の誤差 1800 nT に対して小さく，誤差の主要因

とは考えにくい．以上より，この解析手法では，表 3.1 に示した誤差要因のどれか 1 つ

によって Cz の誤差 1800 nT は生じないと考えられる． 

 誤差の要因として残るものは磁力計の取得データを磁場に変換する感度，オフセット，

直交度である．直交度の誤差が測定磁場に最も大きな誤差を与えるのは，地磁気がセン

サの任意の 1 軸と平行になったときである．全磁力を 45000 nT とすれば，1800 nT は

2.3°の直交度誤差に相当する．較正試験における直交度の決定誤差は 0.4°で，約300 nT

に相当するため，Cz の誤差 1800 nT に比べて十分に小さい．したがって，直交度は誤

差の要因ではないと考えられる．この解析では，ロケットの飛翔中に磁力計の持つオフ

セットは変化しないと仮定しているが，もしも飛翔中にオフセットが大きく変化すれば，

それは誤差ΔCz を生む要因となる．しかし，約 1 年間の地上試験期間におけるオフセ

ットの変動幅は 20 nT 程度であり，飛翔中にオフセットが 1800 nT 変動したとは考えに

くい． 

 Cz の誤差を生む要因として最後に考えられるものは，感度の誤差である．磁力計の
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感度が大きく変わる要因として以下の 3 つが挙げられる． 

1) ピックアップコイルやボビンの熱膨張によるコイル定数の変化 

2) フィードバック抵抗の温度特性や経年変化 

3) フィードバックに配置された DAC のゲインの温度特性や経年変化 

 データシート等に記載された値をもとに 1)から 3)の誤差を評価した結果を表 3.2に示

す．測定される磁場を 45000 nT，20℃の温度変化があると仮定し，磁場に換算した誤差

を求めた．いずれの要因による誤差も Cz の誤差 1800 nT 以下であり Cz の誤差要因とし

ては考えにくい．ただし，2)や 3)の経年変化についてはデータシートに記載がないため

誤差を評価することはできなかった． 

 

表 3.2 感度の誤差要因と磁場に換算した誤差の見積もり 

 

 

 表 3.2 で示した誤差は磁場オフセット Cz の誤差に比べて小さく，感度の温度依存性

も誤差の主要因とは考えにくい．前述のとおり，オフセットや直交度によって 1800 nT

の誤差が生じることは現実的に考えにくい．そのため，この解析ではこれまで考慮して

いなかった原因によって磁力計の感度が変化したと仮定して，磁場オフセット Cz に関

する以下の条件を満たす感度（以下，補正感度と呼ぶ）をパラメータサーベイにより求

めた． 

 

条件 1：フライト中に Cz が一定である． 

誤差要因 磁場に換算した誤差

1
コイル定数の温度依存

銅の熱膨張率：0.0017 %/℃
ボビンの熱膨張率：0.0020 %/℃

18 nT

2
フィードバック電流の温度依存
抵抗の温度係数：±50 ppm/℃

90 nT

3
ゲインの温度依存

①X軸：Δ Σ DAC：0.04 %/℃
②Y、Z軸：16ビットDAC（AD766）：±50 ppm/℃

①　360 nT
②4.5 nT
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  観測時間 63 秒から 357 秒までの Cz の標準偏差を求めて，全ての解法についてそ

れが表 3.1 と表 3.2 に示す最大誤差より小さくなるとき，Cz が一定であると判定した． 

条件 2：2 つの解法間の Cz の差が小さい． 

  観測時間 63 秒から 357 秒の間で，解法 1 と解法 2 の同時刻の Cz の差から計算し

た標準偏差が表 3.1 と表 3.2 に示す最大誤差より小さくなるとき，この条件を満たすと

した． 

 

 条件 1 と条件 2 で求められる標準偏差の和が最小となる感度を補正感度とした．表

3.3 に求めた補正感度を示す．補正感度は地上較正試験で得られた感度に対して約 10 %

異なっていた． 

 

表 3.3 補正感度と地上較正試験で得られた感度の比較 

 

 

 図 3.10(a)に地上較正試験で得られた感度を用いて求めた磁場オフセット Cz（図 3.9(d)）

と補正感度を用いたときの Cz を示す．感度を補正した結果，解法毎の最大値と最小値

の差は 400 nT 程度，標準偏差は 30 nT になった．図 3.10(b)に 2 つの解法から得られた

Cz の差を示す．解法間での差は 20 nT 以下であった．したがって，上記の条件 1，2 を

満たす補正感度が得られた． 

 

補正感度
[nT/digit]

地上校正試験
[nT/digit]

比

X 0.111240 0.108273 1.0274
Y 0.128876 0.116990 1.1016
Z 0.120238 0.110361 1.0895



3.2 フライトデータの解析 115 

 

 

図 3.10 補正感度を用いて求めたスピン軸方向の磁場オフセット Cz．(a)地上較正試験

で得られた感度を用いて求めた Cz と補正感度を用いて求めた Cz．(b)2 つの解法間の

差． 

 

 図 3.11 に地上較正試験で得られた感度を用いて計算した地磁気姿勢角θと補正感度

を用いて計算した地磁気姿勢角θcal を示す．角度θとθcal はスピン軸と反磁場方向の

なす角である．2 つの解法の間でθcal の差異が，θの差異に比べて小さいことは，ス

ピン面内磁場 A の 2 つの解法間の差異が，地上較正試験で得られた感度を用いたとき

には大きく，補正感度を用いたときには小さいことを反映している．スピン面内磁場 A

が最大となる 270 秒あたりで 2 つの解法から得られたθの差が最大（3°）となる．補

正感度を用いて計算した地磁気姿勢角θcal は 2 つの異なる解法間で一致した．θとθ

cal の差は最大 5°程度であった．補正感度をフライト中の感度（真値）とみなせば，

地磁気姿勢角の誤差は，θとθcal の差よりも小さいと考えられる．したがって，5°以

内の精度で地磁気姿勢角が求められたといえる． 
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図 3.11 地上較正試験で得られた感度を用いて計算した地磁気姿勢角 θ と補正感度を

用いて計算した地磁気姿勢角 θcal． 
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3.3 解析結果で発見された課題に関する議論 

 フライトデータからスピン周波数を求めた結果，ロケットは観測時に約 0.7 Hz でス

ピンしていることがわかった．地磁気姿勢角の算出過程において求めたスピン軸方向の

磁場オフセット Cz の評価から，磁力計の感度が，地上較正試験後からフライトまでの

間に，約 10 %変化したことが示唆された．この感度の不確定性のために地磁気姿勢角

の算出精度が約 5°となり，要求精度 2°を下回る結果となった．感度を変化させる可

能性のある複数の要因についてそれぞれ誤差評価を行ったが，10 %の変化を説明できる

要因を 1 つに断定することはできなかった． 

 

・ 感度変化に関する今後の原因究明の方策 

 感度変化の原因を特定し，対策を講じることは将来の磁気圏探衛星搭載磁力計にとっ

て重要な課題である．2 章で述べたように本研究で開発したデルタシグマ DAC の温度

特性は感度を数%も変えることはないと考えられる． 

まずは，ディジタル磁力計を構成する各部（検出回路やセンサを駆動する励磁回路）

の温度特性を取得し，感度変化への影響を評価する． 

次に，感度の変化が大きかった市販の 16 ビット DAC を用いた方式についてディジタ

ル磁力計全体として感度の温度特性を評価する．そのために，同じ 16 ビット DAC を用

いた実験室モデルのディジタル磁力計を用いて，温度試験を実施する． 
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4 プリアンプとバンドパス・フィルタの ASIC 化 

 

4.1 プリアンプとバンドパス・フィルタの小型化 

 従来のアナログ磁力計の大部分をディジタル・プロセッサに置き換えることによって，

小型，軽量，省電力化の大きな可能性を持つディジタル磁力計の開発に成功した．しか

し，本研究で開発したディジタル磁力計検出回路のうちプリアンプ（以下，アンプ）回

路とバンドパス・フィルタ（以下，BPF : Band-Pass Filter）回路はディスクリート部品

を用いた従来のアナログ回路のままである．アンプと BPF 回路を小型化することによ

って，ディジタル磁力計のさらなる小型化が期待される．アンプ・BPF 回路の小型化に

は大きく分けて 2 つの方法がある．1 つはセンサの信号を増幅せずに AD 変換し，アナ

ログ BPF 回路の信号処理をディジタル・プロセッサに置き換える「ディジタル・バン

ドパス・フィルタ化」である．もう 1 つは従来のアナログ回路を磁力計専用の集積回路

チップに置き換える「ASIC（Application Specific Integrated Circuit）化」である．本節で

はまず，アンプ・BPF 回路のディジタル化と ASIC 化の手法と特徴を述べ，次に実現性

や期待される効果を検討し，ASIC 化を選択した理由を述べる． 

アンプと BPF 回路への設計要求は使用するセンサの特性及び磁力計の目標特性から

決定される．本研究では 2 章で述べた DFG のセンサを用いることを想定し，DFG のア

ンプと BPF 回路の特性を ASIC の目標性能とした．目標値については 4.2 節で述べる． 

 1.2 節で述べた通り，センサの出力信号には磁場強度に相当する周波数 2f0の成分が含

まれる．出力信号を A/D 変換してこの 2f0の成分を検出する場合，目標磁場分解能に相

当する検出電圧が ADC の電圧分解能よりも小さいと，磁場を目標とする分解能で測定

できない．これは磁力計の磁場分解能の向上を妨げる要因の一つである．本研究および

従来の研究で開発されたディジタル磁力計では検出電圧をアンプで増幅することによ

って，磁力計の目標磁場分解能に相当する検出電圧が ADC の電圧分解能を上回るよう
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にしている．増幅せずに磁場検出感度を上げる方法は 2 つある．1 つはセンサであるピ

ックアップコイルの巻き数を増やすことである．原理上，検出電圧はピックアップコイ

ルの巻き数に比例して増加する．目標磁場分解能に対する検出電圧が ADC の電圧分解

能よりも大きくなるようにピックアップコイルの巻き数を増やせば，アンプ回路は不要

である．ただし，巻き数増加はセンサの大型化と重量増加につながるため磁力計の小型，

軽量化という目標に相反することに注意しなければならない．磁場検出感度を上げるも

う 1 つの方法は，目標磁場分解能に相当する検出電圧よりも高分解能な ADC を使用す

ることである．しかしこの方法にも問題点がある．それは微小電圧の検出が可能で，消

費電力が小さい宇宙用 ADC チップがない点である．また，従来の磁力計の BPF 回路は

センサの検出電圧帯域（2f0±磁力計の周波数帯域）以外の成分を減衰させることにより，

センサノイズを低減させる．ディジタル化した回路のバンドパス機能は AD 変換された

ディジタル値を信号処理によって実現できるため，アナログ回路で構成された BPF 回

路にとって換わることができる．アナログBPF回路と同等の特性をもつディジタル BPF

をプロセッサに実装するには，周波数成分の高分解能化が重要である．周波数成分の高

分解能化はサンプリング周波数を高くすることで可能となる．ディジタル BPF 化の課

題は，高周波サンプリングに伴う ADC とプロセッサの消費電力の増加である．ディジ

タル BPF 化は他にも課題を抱えている．それは AD 変換のためのエリアジング・フィ

ルタ回路の必要性である．AD 変換のためのエリアジング・フィルタ回路はアナログ回

路でなければ実現できない機能である．従来のディジタル磁力計では BPF 回路がエリ

アジング・フィルタ回路の役目も担っていたので別の回路として配置する必要はなかっ

た．つまりアナログ BPF 回路を取り除いた場合にはエリアジング・フィルタ回路を設

計しなければならない．そのため，効果的な磁力計の小型，省電力化につながらないと

考えられる． 

従来のアナログ磁力計では可能な限り小さなデバイスを利用して，磁力計のアンプ・

BPF 回路を小型化してきた．しかし市販のディスクリート部品を用いた小型化には限界
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がある．本研究では ASIC と呼ばれる特定の用途に特化した集積回路チップを応用して

アンプ・BPF 回路の小型化を検討した．市販のオペアンプや ADC，DAC，ディジタル・

プロセッサ等の集積回路チップとは異なり，ASIC は MOS トランジスタや抵抗，コン

デンサ等の電子部品を特定用途にあわせて個別に回路設計され，開発される．市販部品

を利用した回路設計に比べて，ASIC の回路設計には高度な専門知識と技術が必要とさ

れる．そのため，開発に時間がかかり，コストもかかるという短所がある．一方で，

ASIC の最大の長所は大規模な回路を小さなチップに集約できる点である．これは，近

年の技術成長により ASIC の構成部品である MOS トランジスタが劇的に微細化された

ためである．ASIC ではゼロから回路を設計できるので，省電力化を重視した回路開発

が可能な点も大きな長所である． 

まず，ディジタル BPF 化と ASIC 開発の小型効率を比較する．DFG で使用した 2 次

型アナログ BPF 回路は測定磁場 1成分につきオペアンプ（1 cm角の IC を 1個）と抵抗，

コンデンサによって構成される．これをディジタル・バンドパス・フィルタ化した場合，

新に加えるエリアジング・フィルタ回路もアナログ BPF 回路とほぼ同様の部品数を必

要とする．またアンプ回路は測定磁場 1 成分につきオペアンプ（1 cm 角の IC を 1 個）

と抵抗によって構成される．使用可能な高分解能 ADC によってアンプ回路を取り除き，

プロセッサにディジタル BPF を実装した場合，磁場 3 成分のアンプと BPF 回路規模の

縮小率は 1/2 程度である．一方，ASIC 開発において磁場 3 成分のアンプと BPF 回路を

1 cm 角の ASIC チップで実現できれば，従来の 1/6 程度に回路を縮小できる．さらに

ASIC はアナログ回路だけでなくディジタル回路も実装できるので，1 つの ASIC チップ

にディジタル磁力計の検出回路すべてを実装することも可能である．これにより，これ

までのディジタル磁力計の 1/10 の回路規模も期待できる．ディジタル BPF 化よりも

ASIC 化の方が明らかに小型化できることがわかる． 

次に，ディジタル BPF 化と ASIC 開発の実現性を比較する．ディジタル BPF 化する

ためには，DFG のアンプ増幅率約 30 倍をセンサの感度向上または ADC 分解能向上に
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よって補う必要がある．ピックアップコイルの巻き数増加だけで検出感度を達成させる

ためには，巻き数を 30 倍以上にしなければならない．上記のとおり，この方法ではセ

ンサが大型化し，重くなる．また，センサのインピーダンスが増大するとフィードバッ

ク回路のインピーダンスを上げる必要が出て，回路規模の増大につながるため本研究で

は適切な方法ではない．また，DFG で使用した 16 ビット ADC の分解能を 30 倍（5 ビ

ット分）あげるためには 21 ビットの ADC が必要である．宇宙用で磁力計に適した 20

ビット以上の ADC はないため，この解決策も適切ではない．以上より，ディジタル BPF

化は現実的な方法ではないことがわかる．一方，Magnes et al.(2008)は，彼らの磁力計セ

ンサ専用のアンプ回路を ASIC で開発しているので，アンプ回路を ASIC 化することは

技術的に不可能ではないと考えられる．BPF 回路はオペアンプと抵抗，コンデンサによ

って構成されている．そのため，アンプ回路が実現できるならば，BPF 回路開発も実現

可能であることが期待される． 

アンプと BPF 回路の小型効率という点では，ASIC 化することが望ましい．実現性と

いう観点では，ディジタル・バンドパス・フィルタ化は現実的に困難である．ASIC 開

発には時間とコストが必要であるものの，実現可能であると判断できる．以上の検討に

より，磁力計小型化のために ASIC 開発を選択した． 

開発した ASIC チップ（以下，試作チップと呼ぶ）にはアンプと BPF がそれぞれ 1

回路ずつ実装されている（図 4.1）．アンプ回路はオペアンプを用いた非反転増幅回路で，

試作チップ外部からの信号によって増幅率を 2倍から 10倍まで変更できるようにした．

BPF 回路はオペアンプを用いた 2 次多重帰還型 BPF 回路である．赤破線で囲まれた抵

抗とコンデンサは BPF 回路の中心周波数を微調整するために，外付け部品とした．本

研究では試作チップの特性が要求特性を満足し，磁力計に応用可能であることを検証す

ることが目的である．そのため，内蔵するチャンネル数は 1 チャンネルで十分である．

磁力計は 3成分の磁場を測定するためフライト用磁力計のチップでは 3回路を内蔵しな

ければならないが，試作チップの回路を 3 チャンネル並べるだけでよいので，チャンネ
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ル数増加による技術的課題はほぼないと考える．ただしチャンネル数が 3 倍になれば回

路の占有面積も 3 倍になるため，1 チャンネルの面積が試作チップ全体の面積の 1/3 以

下になるように設計することが要求される． 

試作チップをフラックスゲート磁力計に組み込む場合には，図 4.1 のアンプ出力と

BPF 入力を接続する．アンプ入力にはセンサを接続し，BPF 出力には ADC を接続する．

試作チップを磁力計に応用するには試作チップの特性を評価し，試作チップへの要求特

性が満たされることを検証しなければならない． 

 

 

図 4.1 試作チップの構成と回路．試作チップには非反転型アンプ回路と 2次多重帰還

型 BPF回路を 1回路ずつ内蔵する．ただし，赤破線内の抵抗とコンデンサは外付け部

品である． 

 

4.2 シミュレーションによる回路特性の評価 

 本節では，まず試作チップの回路を解説する．次に回路の周波数特性とノイズ特性の

シミュレーション結果を示し，設計した回路が要求特性を満足することを示す． 

アンプとBPF回路の電気的特性はオペアンプ等の電子部品の電気的特性に依存する．
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これまでに開発された DFG では，十分な特性を持つディスクリート部品のオペアンプ

を使用していたので，アンプと BPF 回路の電気的特性が磁力計の特性を劣化させるこ

とはなかった．ASIC ではオペアンプを MOS トランジスタや抵抗，コンデンサを用い

て独自に設計するので，アンプと BPF 回路の要求特性を満足するオペアンプ回路を設

計することが重要である． 

前述のとおり，試作チップを DFG に組み込むことを想定し，試作チップの目標周波

数特性は開発した DFG に組み込まれているアンプ・BPF 回路と同等の周波数特性とし

た．目標周波数特性については，試作チップのシミュレーション結果と合わせて解説す

る．試作チップのノイズレベルの目標値は，センサが持つノイズレベル（2-3 pT/√Hz @ 

2f0 = 22 kHz）よりも小さくなるように設定した． 

図 4.2 に試作チップの最上位層の回路(以下，TOP 回路と呼ぶ)を示す．TOP 回路は，

アンプ・BPF 回路の他に，アンプ増幅率調整回路とアンプと BPF 回路のオフセット電

圧調整回路，調整回路の設定値を受け取るシリアル・パラレル変換回路で構成されてい

る．本論文では試作チップの特性を左右するアンプ回路について解説する．オペアンプ

は図 4.3（右）に示すような回路記号で表される．この記号に対応する試作チップのオ

ペアンプ内部回路を図 4.3（左）に示す．入力段は差動対とカレントミラー回路で構成

されている．2 段目はソース接地増幅回路となっている．最終段はオペアンプの安定度

を補償するための RC フィルタである．この回路のオープンループゲインは 100 dBで，

ゲイン余裕が 10 dB，位相余裕が 60°である．このオペアンプ回路における支配的なノ

イズ源はフリッカノイズと呼ばれる 1/f ノイズである．フリッカノイズは周波数に反比

例し，トランジスタのゲート面積にも反比例する．特に，差動対のトランジスタのゲー

ト面積によってフリッカノイズのノイズレベルが大きく変化する． 
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図 4.2 TOP 回路の構成．TOP 回路はアンプとバンドパス・フィルタ（BPF），アンプ

の増幅率・オフセット調整，BPF のオフセット調整，増幅率・オフセット調整信号を

ASIC の外部から受け取るためのシフト・レジスタ回路で構成されている．オペアンプ

の電源電圧はチップの電源電圧±1.25Vである． 

 

 

図 4.3 設計したオペアンプの内部回路．右図はオペアンプ回路のシンボルで，左図が

内部回路である．PPが非反転入力端子，MMが反転入力端子，AOUTが出力端子であ

る． 

 

 フラックスゲートセンサは外部磁場強度に比例した振幅で，周波数 2f0（22 kHz）の

検出電圧を出力する．外部磁場の周波数に合わせて検出信号の周波数 2f0が変調される，

ただし，実際の検出信号には 1 次（f0成分）や 3 次高調波（3f0 Hz 成分）の信号が含ま
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れる．1 次や 3 次高調波信号は，磁場測定誤差の要因となる測定磁場ノイズや DC 磁場

オフセットを生じさせる．また，f0 や 3f0 成分以外の成分もノイズとして測定磁場に誤

差を生じさせる．アンプ回路は，検出信号の信号帯域において一定な増幅率を持つこと

が要求される．また，BPF 回路では，検出信号の信号帯域（周波数 2f0±測定帯域）以

外の周波数成分を減衰させる役割がある． 

図 4.4 は，実験によって得られた DFG のアンプ・BPF 回路の周波数特性（黒線）と

シミュレーションによって得られた試作チップの周波数特性（青破線）である．(a)は周

波数 f0から 3f0をカバーする周波数範囲での特性を示しており，(b)は信号帯域付近の特

性を示している．図 4.4 では中心周波数 2f0におけるゲインを 0 dB と規格化した．中心

周波数 2f0のとき最もゲインが大きく，f0成分は 17 dB，3f0成分は 13 dB 減衰されてい

ることがわかる．アンプ・BPF 回路のゲインが-3 dB となる信号通過帯域は 2f0を中心に

2 kHz であり，検出信号の帯域における振幅を減衰させないことがわかる．シミュレー

ションによって得られた f0と 3f0成分の減衰率はそれぞれ，17 dB と 13 dB であり，-3 dB

帯域は±2 kHz である．これらの特性は DFG のアンプ・BPF 回路に一致する．DFG の

アンプ・BPF 回路では DFG 回路の実際の f0に周波数を合わせたため，シミュレーショ

ンの中心周波数と異なる．試作チップの場合においても外付けの抵抗とコンデンサによ

り BPF 回路の中心周波数を調整する．試作チップの周波数特性は目標特性である DFG

のアンプ・BPF 回路の特性を実現できることが示せた． 
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図 4.4 設計した試作チップの周波数特性のシミュレーション結果．横軸は周波数 kHz，

縦軸は中心周波数の増幅率を 0 dBとしたときのゲイン dBである．黒線はディスクリ

ートのオペアンプで構成した DFG のアンプ・BPFの周波数特性測定結果で，青破線は

シミュレーションにより求められた特性である．下図は 10 kHzから 40 kHzまでの特

性，上図は中心周波数付近の特性を示している．f0（11 kHz）成分は 17 dB，3f0（33 kHz）

成分は 13 dB減衰される．中心周波数から-3 dBとなる周波数の帯域は約±2 kHzである． 

 

 回路を構成するトランジスタや抵抗，コンデンサの各要素にノイズ源を持たせること

により，BPF 出力におけるノイズを計算した．前述のとおり試作チップのノイズ特性は

回路の周波数特性だけでなくオペアンプの電気的特性にも強く依存する．特にオペアン

プ入力段（差動対）のトランジスタのゲート面積によってノイズスペクトル密度の最大

値が変化する．入力段（差動対）のトランジスタ（チャネル幅 W=16 μm，チャネル長

L=1.6 μm）を並列に並べることにより，ゲート面積を変えられる．ゲート面積が大きい
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ほどノイズレベルは小さくなるが，チップの占有面積が広がったり，寄生容量が大きく

なったりするという問題が生じる．図 4.5 にアンプの増幅率が 2 倍で，入力段にトラン

ジスタ 160個を並列に配置した場合における BPF出力のノイズ特性の計算結果を示す．

中心周波数付近のノイズスペクトルは BPF 回路のゲイン特性を反映しているので，中

心周波数 2f0のときノイズレベルが最大 0.56 μV/√Hz となる．電圧ノイズ 0.56 μV/√Hz

は磁場ノイズに換算すると約 1.8 pT/√Hz であり，DC 磁場における目標ノイズレベル

（2-3 pT/√Hz）以下であることがわかる． 

 

 

図 4.5 BPF の出力におけるノイズのシミュレーション結果．中心周波数における電圧

ノイズは 0.56 μVrms/√Hzで，磁場換算ノイズ 1.8 pTrms/√Hzに相当する． 

 

4.3 チップの製造および試験基板の製作 

試作チップ設計のための設計回路図エディタと SPICE シミュレーションには Tanner 

Research社のTanner Toolsを使用した．設計した回路のレイアウト設計についてはDigian 

Technology 社に依頼し，試作チップは TSMC 社で製造された．試作チップとレイアウ

トデータを図 4.6 に示す．本研究で開発した回路は，5 mm 角のチップ面積のうち約 1/10

で実現されている．そのため，3 チャンネル分（磁場 3 成分）の回路を余裕をもって実

装できる． 
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図 4.6 レイアウトデータと製造されたチップ．上図がアンプ・BPF 回路のレイアウト

設計図で，下図が QFPパッケージに封じられた 5 mm角の試作チップである． 

 

試作チップの特性評価試験のために試作チップを搭載する「試験基板」を製作した．

また，アンプ回路の増幅率とオフセット，BPF 回路のオフセットを設定するための設定

信号を生成する「制御基板」を製作した．製作した試験基板の写真を図 4.7 に示す．試

験基板の中心には試作チップを搭載するチップ・アダプタが配置されている．基板右上

には BPF 回路の外付け抵抗とコンデンサが配置されている．試験基板への入出力は大

きく分けて以下の 4 つである． 

・ アナログ電源（±1.25 V）用コネクタ 

・ ディジタル電源（±1.25 V，3.3 V）用コネクタ 

・ アナログ信号用入出力コネクタ 

・ ディジタル信号用入出力コネクタ 

アナログ信号用入出力コネクタには，アンプや BPF 回路に入力する信号源を接続した

り，出力電圧を測定する ADC に接続したりする．ディジタル信号用入出力コネクタは

制御基板上のコネクタと接続し，増幅率・オフセット調整信号（以下，設定信号と呼ぶ）

を試作チップに入力したり，設定信号のリード・バック信号を試作チップから受けたり
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する．制御基板の写真を図 4.8 に示す．制御基板ではディップ・スイッチを用いてアン

プの増幅率とオフセット，BPF 回路のオフセットを設定する．設定値が FPGAに読み込

まれ，FPGAで設定信号が生成され，設定信号は試験基板に送信される． 

 

 

図 4.7 試作チップ評価用試験基板．アナログ・ディジタル電源電圧は±1.25 Vで，デ

ィジタル回路用レベル変換 ICの電源電圧は 3.3 Ｖである．試作チップは，ディジタル

信号用入出力コネクタを通して増幅率・オフセットの設定信号を受け取る．BPF の外

付け抵抗とコンデンサは，ソケットを用いて取り換えられる． 
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図 4.8 アンプ増幅率とアンプ，バンドパス・フィルタ回路のオフセット調整用制御回

路．ディップスイッチによって設定値を与え，FPGA が設定信号の生成・送信を実行

する． 

 

4.4 特性評価実験 

 試作チップの周波数特性とノイズ特性を実験により取得し，評価した．図 4.9 に周波

数特性試験の試験システムを示す．試作チップの周波数特性は入力振幅に対する出力振

幅の比から求められる．シグナルジェネレータ（SG）を用いて試作チップのアンプ回

路に正弦波電圧を入力する．入力電圧と BPF 回路の出力電圧を 24 ビットの ADC で測

定し，振幅比を算出する．様々な周波数で振幅比を取得することにより周波数特性が得

られる，制御基板は試験基板に接続され，アンプ回路の増幅率とオフセット，BPF 回路

のオフセットを調整する． 

 取得した周波数特性を図 4.10 に示す．縦軸は最大振幅（中心周波数）を 0 dB とした

減衰率を表している．黒実線はシミュレーションで得られた結果である．回路中の抵抗

値やコンデンサ容量が設計値と異なれば周波数特性も異なる．破線は製造上予測される



4.4 特性評価実験 131 

 

抵抗値とコンデンサ容量のばらつきから求めた周波数特性であり，f0での減衰率の誤差

が最小．最大となる場合の 2 例を示している．特に試作チップ内の抵抗値の製造誤差±

14%が減衰率に与える影響は大きい．入力電圧振幅が 40 mVpp で，アンプの増幅率が 2

倍のときに測定で得られた周波数特性（青色□マーカー）は，シミュレーションの結果

とよく一致している．周波数 f0での減衰率は約 16.7 dB であり，シミュレーション結果

の 17 dB にほぼ等しい．減衰率が予測される減衰率の範囲内に収まっていることから，

測定で得られた減衰率は妥当な結果である．周波数 3f0での減衰率は，シミュレーショ

ンでは 13 dB，測定では約 12 dB であった．周波数 f0の場合と同様に，回路中の抵抗値

が設計と異なるため減衰率が 1 dB 異なったと考えられる．図 4.10（上）は図 4.10（下）

の中心周波数付近を拡大表示した図である．振幅が-3 dB となる帯域は中心周波数を境

に，±2 kHz 以上で設計とほぼ等しく，要求を満たすことがわかる．中心周波数付近に

おいても抵抗値のばらつきに起因して，周波数特性がシミュレーションからずれている

ことがわかる． 

入力電圧振幅が 40 mVpp で，アンプの増幅率が 10 倍のときに測定で得られた周波数

特性（赤色△マーカー）もシミュレーションの結果とよく一致している．ただし，アン

プの増幅率が 2 倍の時にくらべて f0と 3f0での減衰率が約 0.5 dB ほど小さい．BPF 出力

における振幅がオペアンプのフルスケール出力電圧（V）に近い値だと，入力波形に対

して出力波形が歪む．減衰率の基準となる 2f0の振幅が歪んだことにより振幅が小さく

見積もられ，図 4.10 では f0と 3f0での減衰率が小さくなったようにみえる．実際には，

f0と 3f0成分は設計通りに増幅されることが確認された．したがって，測定で得られた

減衰率はシミュレーション結果と比較して妥当な結果であることがわかった． 
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図 4.9 周波数特性評価試験システム．シグナル・ジェネレータ（SG）から ASICに正

弦波電圧を入力し，ASIC の出力を ADC で測定する．同時に ASIC へ入力される正弦

波電圧も測定し，入出力の振幅比から周波数特性を取得する． 

 

 

図 4.10 ASICの周波数特性．横時は周波数 kHz，縦軸は中心周波数の振幅を 0 dBと

したときのゲイン dBである．黒線がシミュレーションにより求められた周波数特性で

ある．アンプの増幅率が 2 倍の場合における測定から得られた特性を青色□マーカー

で，10 倍の場合における特性を赤色△マーカーで示している．下図は 10 kHzから 40 

kHzまでの特性，上図は中心周波数付近の特性を示している．f0（11 kHz）は 17 dB，

3f0（33 kHz）は 12 dB減衰される．中心周波数から-3 dBとなる周波数の帯域は約 2.2 kHz

である． 
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 図 4.11 にノイズ特性を評価するための試験システムを示す．アンプの入力をグラウ

ンドにショートさせたときの BPF 出力値が試作チップのノイズであるとした．BPF の

出力値はスペクトラム・アナライザ（Agilent Technology, A4395）を用いて測定した．周

波数特性試験と同様に試験基板に制御基板を接続し，増幅率とオフセットを調整する． 

図 4.12 に測定したノイズスペクトルを示す．アンプ増幅率が 2 倍のときのノイズス

ペクトル（青線）に対して，シミュレーションで得られたノイズスペクトル（増幅率 2

倍，黒線）の周波数依存性はよく一致しており，ノイズレベルもほぼ等しいので，試作

チップのノイズ特性は妥当な結果であるといえる．アンプ増幅率が 2 倍のときのノイズ

（青線）に比べて，10 倍のときのノイズ（赤線）は大きい．これはアンプの増幅率が

大きくなると，アンプ内部で生じるノイズも増幅されるためである．測定されたノイズ

スペクトルの周波数依存性は BPF 回路の影響を受けており，中心周波数でノイズが最

も大きい．測定ノイズスペクトルの最大値は 0.65 μV/√Hz@ 2f0 Hz（2-3pT/√Hz 相当）

で，目標特性を達成している． 

 

 

図 4.11 試作チップのノイズレベル評価試験システム．ASICへの入力をグラウンドに

ショートさせ，出力をスペクトラム・アナライザで測定する． 
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図 4.12 試作チップの出力ノイズ．黒線がシミュレーションから得られたノイズレベ

ルである．アンプの増幅率が 2 倍の場合における測定ノイズを青線で，10 倍の場合に

おける測定ノイズを赤線で示した．測定値は中心周波数付近で最大 0.65 μVrms/√Hzで，

2.0 pTrms/√Hzに相当する
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4.5 特性評価で発見された課題に関する議論 

 ディジタル磁力計をさらに小型化するために，ディジタル磁力計に残されたアナログ

回路のうちアンプと BPF 回路を ASIC で製作した．従来のアンプと BPF 回路を ASIC

で開発すれば，従来のアンプと BPF 回路を 1/6 程度まで小型化できると推定した． 

試作チップの目標周波数特性は，これまでに開発された実績のあるディジタル磁力計

（DFG）に組み込まれたアンプ・BPF 回路の周波数特性とした．目標とするノイズ特性

についてはフラックスゲート磁力計センサのノイズ 2-3pT/√Hz @ 2f0 Hz 以下とした．

電子回路シミュレータを用いて目標特性を達成する回路を設計し，開発した ASIC の特

性評価実験を行った．実験によって得られた周波数特性は設計した特性と比べて，十分

予測される特性であった．測定されたノイズスペクトルの最大値は 2 pT/√Hz @ 2f0 Hz

であったので，ノイズ特性は目標を達成し，設計に矛盾しないノイズスペクトル特性が

得られた． 

 試作チップの開発で発見された課題は，チップ内部の抵抗値やコンデンサ容量が設計

値と異なると設計で期待される周波数特性が得られないことである．この課題を解決す

るには，予測される抵抗値とコンデンサ容量のばらつきをもとに理想的な周波数特性か

らのずれを推定し，そのずれが許容される特性であることをシミュレーションによって

確認することである．また，出力電圧が出力フルスケール電圧と同程度の振幅を持つ場

合，周波数 2f0の正弦波形が歪み，設計した通りの増幅が行われない．これは周波数特

性の誤差要因となるため，設計において考慮する必要がある． 

 将来的にはこれらの課題を解決し，1 章の磁力計の将来像で述べたように，デルタシ

グマ DAC の ALPF と ADC も同一の ASIC に実装することで，ディジタル磁力計の回路

を 1/10 に集約することを目指す．
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5 結論 

現在，日本主導の将来計画として地球磁気圏の同時多点・マルチスケール観測を行う

SCOPE 計画が立案されている．SCOPE 計画では 5 機の衛星により電磁流体スケールか

ら電子スケールすべてをカバーする観測を行い，宇宙プラズマのスケール間結合の解明

を目指す．本研究の目的は SCOPE 計画の科学目標を達成でき，衛星に搭載可能な磁力

計を開発することである．SCOPE 計画でフラックスゲート磁力計に要求される目標性

能は，分解能 17 ビット，精度 14 ビット，周波数帯域 DC-128 Hz である． 

 将来計画では観測機器の小型，軽量，省電力化が避けられない課題である．1990 年

代以降の先行研究では従来のアナログ回路の大部分を 1 チップのディジタル・プロセッ

サに置き換えたディジタル方式フラックスゲート磁力計（以下，ディジタル磁力計）が

開発され，大幅な小型，軽量，省電力化に成功した．ディジタル磁力計の原理上，磁場

測定精度と分解能は磁力計回路中のディジタル・アナログ変換器 DAC の精度と分解能

により制限される．現在，放射線耐性が保証されかつ高精度・高分解能な宇宙用 DAC

は存在しない．そのため先行研究のディジタル磁力計の性能では，SCOPE 計画の目標

性能を達成できないことを 1.2 節で示した． 

本研究では，将来計画の目標を満足し，かつ小型，軽量，省電力なディジタル磁力計

開発を最終目標とし，そのための要素開発とプロトタイプとなる磁力計の開発，プロト

タイプ磁力計の宇宙実証を行った．私が提案したディジタル磁力計の将来像（1.2 節）

の独創的な点は，(1)高精度デルタシグマ DAC を応用したディジタル磁力計の高精度化

と(2)ディジタル磁力計に残されたアナログ回路の ASIC（Application Specific Integrated 

Circuit）化によるさらなる小型化である．このディジタル磁力計を実現するにあたり鍵

となる開発要素は，「高精度デルタシグマ DAC 開発」と「プリアンプとバンドパス・フ

ィルタ回路の ASIC 化」である．本論文 2 章ではデルタシグマ DAC 開発とそれを組み

込んだディジタル磁力計（以下，DFG : Digital-type FluxGate magnetometer と呼ぶ）の開
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発成果を，3 章では観測ロケット実験による DFG の宇宙実証の成果を，4 章では ASIC

の開発成果を述べた．以下に主な成果をまとめた． 

 

・ ディジタル磁力計のためのデルタシグマ DAC の開発（2.2 節） 

 デルタシグマ DAC の目標分解能 17 ビットと精度 14 ビット，周波数帯域 DC-128 Hz

を達成するデルタシグマ DAC のパラメータを性能計算により求めた．その結果 2.2 節

で示したパラメータをとることにより目標を達成できることが示された．製作したデル

タシグマ DAC には観測ロケット搭載用のパラメータを用いた．周波数帯域が DC-65 Hz

に制限されるが，分解能と精度は目標と同等である．開発したデルタシグマ DAC の特

性評価実験によって，目標分解能 17 ビット，精度 14 ビット，周波数帯域 DC-65 Hz を

達成したことが示され，適切な設計であることが示された． 

 

・ デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計の周波数特性設計と実験による

特性評価（2.3 節） 

デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計を伝達関数モデルで表し，周波数特

性の最適化設計を行った．実験により得られた周波数特性は設計計算に一致したので，

デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計の動作安定性を設計により保証する

ことができた． 

 

・ デルタシグマ DAC を組み込んだディジタル磁力計の特性評価（2.4 節） 

開発したデルタシグマDACを組み込んだ科学観測ロケット S-310-40号機搭載用ディジ

タル磁力計 DFG を将来計画のためのプロトタイプとして開発した．特性評価実験を行

った結果，フィードバック・ループの安定度を確保するために測定周波数帯域は DC-14 

Hz に制限されたが，分解能はデルタシグマ DAC の分解能と同等 0.79 nT（2-17.1）であ

り，磁力計の高分解能化が実現された． 
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・ 観測ロケット搭載用 DFG のデータを用いた地磁気姿勢角の算出と DFG の宇宙実証

の評価（3 章） 

 科学観測ロケット S-310-40 号機に搭載したディジタル磁力計は，ロケットの打上げ

からテレメータがロックオフするまでの全期間にわたりデータを取得でき，ロケットの

スピン周波数を正確に導出することに成功した．．地上較正試験により得られた感度を

用いて，地磁気姿勢角（ロケットのスピン軸と地磁気のなす角）を算出したが，解析過

程においてスピン軸方向の人工的な磁場オフセットが観測期間中に 1800 nT異なる結果

が得られた．本来，磁場オフセットは時間経過に伴って 1800 nT も変化しない．フライ

トデータを用いた感度の較正を行った結果，求められた感度は地上較正試験で得られた

感度に対して最大 10 ％異なった．地上較正試験で得られた感度とフライトデータを用

いて較正した感度からそれぞれ求めた地磁気姿勢角の差は最大 5°であった．ロケット

実験では姿勢を 2°の精度で決定することが要求されていたので，地磁気姿勢角につい

ては要求を下回る結果となった．この原因として地上較正試験以降に感度が変化したこ

とが考えられる． 

 

・プリアンプとバンドパス・フィルタ回路の ASIC 化（4 章） 

5 mm 角の ASIC チップにプリアンプと BPF 回路を設計したことにより，プリアンプと

BPF 回路を従来の 1/6 程度まで小型化できることを示せた．実験により開発した ASIC

チップの周波数特性が DFG に組み込まれている従来のアンプ・BPF 回路の周波数特性

と同等であることを示した．また，開発した ASIC チップのノイズレベルが設計計算に

より得られた特性（2 pT/√Hz）通りであり，フラックスゲート磁力計センサのノイズ

（2-3pT/√Hz）以下であることが示された．ディジタル磁力計の性能を維持しつつ，さ

らなる小型化が可能であることを示せたので，開発した ASIC を DFG に応用できる． 
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 以上の結果を踏まえ，ディジタル磁力計の将来像を実現するために発見された課題は

（1）DFG の測定周波数帯域の向上，（2）DFG の感度変化の原因究明と改善，（3）ADC

やデルタシグマ DAC のアナログ・ローパス・フィルタの ASIC 化である． 

磁力計の目標周波数帯域を達成するために，デルタシグマ DAC の ALPF の周波数帯域

は目標周波数帯域の 2 倍以上に設定する必要があることが示唆された．ALPF の広帯域

化はデルタシグマ DAC の分解能の劣化につながるため，磁力計の周波数帯域とデルタ

シグマ DAC の分解能のトレード・オフが重要である．開発したデルタシグマ DAC の

分解能は約 17 ビットなので，分解能をこれ以上落とすことは好ましくない．広帯域化

を図りつつ，デルタシグマ DAC の分解能を上げるには，例えば変調器次数をあげて量

子化ノイズをより低減する方法が考えられる． 

DFG の感度が変化した要因として，DFG の感度が温度によって変化したことが考えら

れる．2.2 節で述べたデルタシグマ DAC の温度特性試験の結果では，デルタシグマ DAC

の温度特性が感度を 10 %も変化させる要因にはならないことが示された，そのため，

デルタシグマ DAC 以外の回路について，実験により温度特性や安定度を定量的に評価

しなければならない．次に，実験による評価結果をもとにディジタル磁力計が感度変化

を起こさないような設計を検討する．感度が変化しない磁力計を開発できればロケット

の姿勢を良い精度で決定することができる．観測ロケットの地磁気姿勢角解析で採用し

た解析手法は科学衛星搭載磁力計のデータ解析にも用いられており，感度変化を抑える

ことは将来の磁気圏探計画において高精度の磁場観測を実現することにつながる． 

本研究ではプリアンプと BPF 回路を ASIC 化したが，ADC 回路は市販の ADC チップ

で構成され，デルタシグマ DAC の ALPF はディスクリートのオペアンプで構成されて

いる．ディジタル磁力計の将来像で示したASICによる小型化のためには，ADCと ALPF

回路も ASIC 化する必要があり，継続して ASIC 開発を行う． 

 課題に対して以上の対策を実行することにより，提案したディジタル磁力計の「デル

タシグマ DAC による高精度化」と「ASIC による小型化」を実現させることができ，将
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来計画を遂行するディジタル磁力計の開発が期待される． 
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Appendix A 姿勢解析で使用した計算式の導出 

 

 本論文 3 章で述べたフライトデータの解析手法（田中，2002）の計算式を導出する． 

 

A.1 座標変換 

 本文 3.2 節で示した 3 つの座標系間の座標変換行列を求める． 

・ センサ座標系から O1 座標系への変換 

 センサ座標系と O1 座標系の関係を図 A.1.1（再掲）に示す．センサ座標系 X 軸は O1

座標系の O1x 軸と一致し，センサ座標系 Y軸は O1x-O1y面内にある．したがって，式

(A.1.1)を用いてセンサ座標系の磁場を O1 座標系に変換できる．（X, Y, Z）はセンサ座標

系，（O1x, O1y, O1z）は O1 座標系の各軸の値である．較正試験で得たセンサアライメ

ントγ1，γ2，γ3 を用いてη1，η2，ξ1，ξ2，ξ3 を導出する． 

(A.1.1)

321
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1

1

1
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



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
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

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
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

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図 A.1.1 センサ座標系と O1座標系の関係．較正試験で得たセンサのアライメントに

より座標変換ができる． 
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 図 A.1.1 に示す通り O1y 軸の単位ベクトルを
^

1yO =(0, 1, 0)，O1x 軸方向の単位ベクト

ルを
^

1xO =(1, 0. 0)とする．センサ座標系 X 軸の単位ベクトル
^

X は O1x 軸の単位ベクト

ル
^

1xO に一致するので，O1 座標系における
^

X の成分は（1, 0, 0）となる．Y軸方向の

単位ベクトル
^

Y の成分を（a, b, 0）とする．式(A.1.1)の YXyO 211   を用いて各成

分を比較すると式(A.1.2)と式(A.1.3)を得る． 

(A.1.2)210 　　　　　　a 
 

(A.1.3)21 　　　　　　　b
 

また，
^

Y は単位ベクトルなので式(A.1.4)を得る． 

(A.1.4)122 　　　　　　　ba  

さらに，センサ座標系 X 軸と Y 軸のなす角がγ1 なので，その内積をとると式(A.1.5)

を得る． 

(A.1.5)1cos 　　　　　　　a  

式(A.1.2)から式(A.1.5)の 4 式よりη1，η2，a，b が求められ，式(A.1.6) から式(A.1.9)

を得る． 

(A.1.6)
1sin

1cos
1 　　　　　　




   

(A.1.7)
1sin

1
2 　　　　　　


   

(A.1.8)1cos 　　　　　　　a  

(A.1.9)1sin 　　　　　　　b  

 次にξ1，ξ2，ξ3 を求める．O1 座標系における O1z 軸の単位ベクトル
^

1zO の成分

は(0, 0, 1)である．センサ座標系 Z 軸の単位ベクトル
^

Z の成分を（d, e, f）とおく．式(A.1.1)

の 
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ZYXzO 3211   より，各成分を比較すると式(A.1.10)から式(A.1.12)を得る． 

(A.1.10)31cos210 　　　　　　　　d   

(A.1.11)31sin20 　　　　　　　　　　e   

(A.1.12)31 　　　　　　　　　　　　　　　f  

また，
^

Z は単位ベクトルなので式(A.1.13)を得る． 

(A.1.13)1222 　　　　　　　　　　　 fed  

センサ座標系のX軸と Z軸のなす角はγ2なので，その内積をとると式(A.1.14)を得る． 

(A.1.14)2cos 　　　　　　　　　d  

センサ座標系のY軸と Z軸のなす角はγ3なので，その内積をとると式(A.1.15)を得る． 

(A.1.15)3cos1sin1cos 　　　　　　 ed  

式(A.1.10)から式(A.1.15)より，ξ1，ξ2，ξ3，d，e，f が求められ，式(A.1.16)から式(1.21)

を得る． 

(A.1.16)
3cos2cos1cos23cos2cos1cos1

1cos1
3

222

2

　　　　








  

(A.1.17)

3cos2cos1cos23cos2cos1cos1

1cos1

1cos1

3cos2cos1cos
2

222

2

2

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　

　


















 

(A.1.18)

3cos2cos1cos23cos2cos1cos1

1cos1

1cos1

2cos3cos1cos
1

222

2

2

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　



















 

(A.1.19)2cos 　　　　　　　　　　　　d  

(A.1.20)
1sin

2cos1cos3cos
　　　　　　



 
e  

(A.1.21)
1cos1

3cos2cos1cos23cos2cos1cos1
2

222

　　　　　　







f  
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以上の計算により，センサ座標系から O1 座標系への変換行列 M1 
















321

021

001





 

が

得られた． 

 

・ O1 座標系からスピン座標系への変換 

 O1 座標系とスピン座標系の定義を図 A.1.2（再掲）に示す．O1 座標系の O1x 軸はス

ピン座標系 Os の Osx-Osz 面内にある．Osz 軸はロケットのスピン軸である．Osy 軸と

O1y 軸のなす角をα，Osx 軸と O1x 軸のなす角をβとする．O1 座標系からスピン座標

系への変換はαとβを用いて変換できる． 

 

   

図 A.1.2 O1座標系とスピン座標系 Osの関係．O1x軸周りの回転角 αと O1y軸周りの

回転角 βで座標変換ができる． 

 

 O1 座標系をスピン座標系に変換するには，まず O1 座標系を O1x 軸周りにα回転さ

せ，さらに O1y 軸周りにβ回転させる．O1 座標系を O1x 軸周りにα回転させると式

(A.1.22)を得る． 
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(A.1.22)

1

1

1

cos)90cos(0

)90cos(cos0
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'
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 この操作により O1y 軸がスピン座標系の Osy 軸に一致し，O1z 軸が Osx-Osz 面内の

Osz’に一致する．さらに，O1y軸周りにβ回転せると式(A.1.23)を得る． 

(A.1.23)

'

1
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 以上の操作により O1 座標系はスピン座標系に一致する．O1 座標系からスピン座標

系への変換は式(A.1.24)で求められる． 

(A.1.24)

1
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αとβがわかれば変換行列 Ms 





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
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が求められる．

また，スピン座標系から O1 座標系に変換するための変換行列 Ms-1は 



























coscossinsincos

cossincossinsin

sin0cos

 

となる． 

 

A.2 座標変換角αとβの導出 

 3.2 節に示した通り，地磁気姿勢角を求めるためには，O1 座標系の磁場をセンサ座標

系に変換するためのαとβを求めなければならない． 

・ センサ座標系各軸で観測されるスピンに伴う磁場振幅（Ax，Ay，Az）と位相（φx，

φy，φz）を 4 つの未知数（スピン面内の磁場振幅 A，位相φ，α，β）で書き表す． 
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 スピン面内磁場の時間変化を A*sin(2πft+φ)と仮定する．A はスピン面内の磁場，f

はスピン周波数，t は時間，φは位相を表す．まず，スピン面内磁場 A*sin(2πft+φ)を

座標変換角αとβを用いて O1 座標系に変換する．次に，較正試験で得たセンサのアラ

イメントγ1，γ2，γ3 を用いて O1 座標系の磁場をセンサ座標系の磁場に変換する．

以上より，センサ座標系で観測される磁場振幅（Ax，Ay，Az）とその位相（φx，φy，

φz）を 4 つの未知数（A，φ，α，β）で表すことができる． 

 この解析では，ロケットが 1 スピンする間に地磁気の全磁力と向きが変化しないと仮

定する．この仮定により，スピン座標系で観測される各軸の磁場を式(A.2.1)，式(A.2.2)，

式(A.2.3)のようにおく． 

)1.2.(cossin)sin( ACxtHtGOxtAOsx 　　　　　　　   

)2.2.(sincos)cos( ACytHtGOytAOsy 　　　　　　　   

)3.2.(ACzBzOsz 　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　  

ここで，Bz はスピン軸方向の磁場，Ox，Oy，Cz はスピン座標系各軸の磁場オフセッ

トを表す．式(A.2.4)と式(A.2.5)に示すように A とφを正弦的に変化する磁場振幅 G と

余弦的に変化する H に置き換える． 

)4.2.(cos AAG 　　　　　　  

)5.2.(sin AAH 　　　　　　  

式(A.2.1)から式(A.2.3)のスピン座標系の磁場を A.1 節で求めた O1 座標系への変換行列

Ms-1を用いて変換すると式(A.2.6)を得る． 
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D1 から D9 は式(A.2.7)のようになる． 
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 式(A.2.7)から①，②，④，⑤，⑦，⑧の 6 本の式を取り出し，観測データから D1，

D2，D4，D5，D7，D8 を求められれば，方程式が 6 本，未知数が 4 つ（G，H，α，β）

となり，αとβを求められる．方程式が 6 本なので，3 つの独立な解が得られる． 

・ センサ座標系の磁場からスピンに伴う磁場振幅（Axobs，Ayobs，Azobs）とその位相

（φxobs，φyobs，φzobs）を求める． 

 スピン 1 周期分の観測データを取り出し，最小二乗法を用いて a*sin(2πft+b)+c とい

う形でフィッティングする，スピン周期で変動する磁場の振幅 a，位相 b，オフセット

c の 3 つの未知数を軸毎に求める．ここで，f はスピン周波数，t は時間である．センサ

座標系での磁場（Bxobs, Byobs, Bzobs）は各軸の磁場振幅（Axobs，Ayobs，Azobs）と位相（φ

xobs，φyobs，φzobs），オフセット(Oxobs，Oyobs，Czobs)を用いて式(A.2.8)のように表せる． 
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O1 座標系への変換行列 M1 を用いてセンサ座標系での磁場（Bxobs, Byobs, Bzobs）を O1

座標系の磁場（O1xobs，O1yobs，O1zobs）に変換すると式(A.2.9)のようになる． 
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ここで，D1obsから D9 obsは式(A.2.10)で表され，最小二乗法の結果を用いて求められる． 
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 ・ 式(A.2.7)と式(A.2.10)を比較し，αとβを求める． 

 1 スピンの間に地磁気が変化しないと仮定するので，式(A.2.6)の（O1x，O1y，O1z）

と式(A.2.9)の（O1xobs，O1yobs，O1zobs）は等しい．したがって，式(A.2.7)と式(A.2.10)

は等しいため，式(A.2.11)が得られる． 
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 前述のとおり，4 つの未知数に対して 6 本の式を得られるので 3 つの独立な解αとβ

を求めることができる． 

（解法 1） 式(A.2.11)の①，②，⑤，⑥からαとβを求める． 

 式(A.2.12)と式(A.2.13)のように f1 と f2 を定義する．式(A.2.11)の①，②，⑤，⑥を式

(A.2.12)と式(A.2.13)にそれぞれ代入しえ G と H を消去する． 
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式(A.2.12)と式(A.2.13)をそれぞれ式(A.2.14)と式(A.2.15)のように変形し，式(A.2.16)に代

入すると式(A.2.17)を得る． 
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(A.2.17)01cos)121(cos 22224 　　　　　　 fff   

cos2αを p とおくと式(A.2.17)の解は 
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となる． 

ただし，cos2α≦1 なので p>1 ならば解はない． 

また， 014)121( 2222  fff のときも p は虚数となり解はない．  

f2≧0 のときα≧0 なので式(A.2.18)より式(A.2.19)が解となる． 
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f2<0 のとき，α<0 なので式(A.2.20)が解となる． 
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βについても同様に，式(A.2.12)と式(A.2.13)をそれぞれ式(A.2.21)と式(A.2.22)のように

変形し，式(A.2.23)に代入すると式(A.2.24)を得る． 
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cos2βを qとおくと式(A.2.24)の解は 
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と な る ． た だ し ， cos2 β ≦ 1 な の で q>1 な ら ば 解 は な い ． ま た ，

024)121( 2222  fff のときも qは虚数となり解はない．  

f1≧0 のとき，β<0 なので式(A.2.25)より式(A.2.26)が解となる． 
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f1<0 のとき，β≧0 なので式(A.2.27)が解となる． 
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解法 1 で求めた解はα1，β1 とする． 

（解法 2） 式(A.2.11)の③，④，⑤，⑥からαとβを求める． 

式(A.2.28)のように f3 を定義する．式(A.2.11)の③，④，⑤，⑥を式(A.2.28)に代入して

G と H を消去する． 
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さらに，f3 を用いて式(A.2.29)のように f4 を定義するとβも消去できる． 
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したがって，式(A.2.30)からαが求められる． 
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(A.2.30)4tan 1 　　　　　　　　　f  

式(A.2.31)のように f5 を定義する．式(A.2.11)の③，④，⑤，⑥を式(A.2.31)に代入して

G と H を消去する． 
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したがって，式(A.2.32)からβが求められる． 

(A.2.32)5sin 1 　　　　　　　　f  

 

（解法 3） 

 解法 3 についても解法 1 や解法 2 と同様の方法で求めることができる．ただし，解法

1 と解法 2 に比べて解法 3 で求められるαとβの算出精度は最小二乗法によるフィッテ

ィングで生じる誤差に強く依存する．解法 3 では，αとβの誤差が大きくなるので，デ

ータ解析では用いていない．ここでは例としてβの誤差について見積もった結果を以下

に示す． 

 この解析では，スピン座標系で観測される未知数の磁場振幅(A, A, 0)を式(A.1.24)の左

辺に，観測データをフィッティングすることにより得られた磁場振幅(A1x, A1y, A1z)を

右辺に代入し，αとβを求めている．ここで，A1x は√(D12+D22)，A1yは√(D42+D52) ，

A1z は√(D72+D82)である．解法 1 では式(A.1.24)の上段と下段を，解法 2 では式(A.1.24)

の中段と下段を用いている．解法 3 では上段と中段を用いてαとβを算出している． 

 αが 0°，βもおおよそ 0°，A1x と A1yに比べて A1z が小さいと仮定したとき，解

法 1 と解法 3 で求められるβは，それぞれ式(A.2.33)と式(A.2.34)のように近似できる． 
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(A.2.34)
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 フィッティング誤差（ΔA1x, ΔA1y, ΔA1z）があるとし，テイラー展開によりβの

誤差Δβを計算すると，それぞれ式(A.2.35)と式(A.2.36)となる．さらに，実際の観測デ
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ータから求めたフィッティングパラメータ（A1x と A1y を 30000 nT，A1z を 100 nT）

を代入すれば，式(A.2.37)より解法 3 におけるβの誤差は 2°以上になることがわかる． 
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A.3 スピン軸方向の磁場オフセット Cz の導出方法 

 図 A.3.1（再掲）のようにスピン面内の地磁気成分 A とスピン軸（Osz 軸）方向の地

磁気成分 Bzから求められる磁場強度が IGRF2010モデルの全磁力 Figrfに等しいと仮定

した．この仮定から地磁気成分 Bz が求められ，地磁気姿勢角θを計算できる． 
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- 

図 A.3.1 スピン軸方向のオフセット算出原理．図はスピン軸を上向きにとったときの

スピン座標系を表しており，スピン面は紙面に垂直である．Aはスピン面内磁場，Figrf

は IGRFモデルから計算した全磁力である． 

 

・ スピン面内磁場 Aを求める． 

 A.2 で求めたαとβを用いて，他の未知数 G と H についても 2 つの独立な解を得ら

れる．スピン面内磁場 Aは√(G2+H2)により求められるので，スピン面内磁場 Aも独立

な 2 つの解を得られる． 

 

・ スピン軸方向の地磁気成分 Bz を求める． 

 IGRF モデルの全磁力 Figrf とスピン面内磁場 A を式(A.3.1)に代入し，スピン軸方向の

地磁気成分 Bz を求める． 

(A.3.1)22 　　　　　AFigrfBz   

・ センサ座標系の磁場をスピン座標系に変換し，スピン軸方向の観測磁場 Bzobs を求

める． 

 求めたαとβ，式(A.1.24)を用いて式(A.2.9)に示した O1 座標系の磁場をスピン座標系

に変換すると式(A.3.2)を得る． 
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ここで，各成分の磁場振幅とオフセットを式(A.3.3)のρ1 からρ9 で置き換える． 
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スピン軸方向の観測磁場 Bzobsを DC 成分としているので，式(A.3.4)の関係が成り立つ． 

(A.3.4)9　　　　　obsBz  

・ スピン軸方向の磁場オフセット Cz を求める． 

 式(A.3.5)に示すように観測磁場BzobsとBzの差から磁場オフセットCzが求められる． 

(A.3.5)　　　　BzBzCz obs   

 

A.4 地磁気姿勢角の導出 

 スピン軸方向の地磁気成分 Bzとスピン面内の磁場 Aとのアークタンジェントをとり，

地磁気姿勢角θを求める．実際に求めた地磁気姿勢角θは，式(A.4.1)のように反磁場方

向とスピン軸のなす角とした． 
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)1.4.(tan180 1 A
Bz

A
　　　　　　　　  
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