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Abstract 
 A digital controller has been desired to be able to be used in rf feedback system for a normal conducting 
proton linac. We are developing a fast digital controller using FPGAs interfaced with a DSP board with VME-bus. 
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1. 1. 1. 1. はじめにはじめにはじめにはじめに    

JHF 60-MeV陽子リニアックの高周波源に求められる加速電
圧の振幅及び位相に対する許容誤差はそれぞれ 1％、1°となっ
ている。この許容値を達成するには、フィードバックとフィー
ドフォワードとを組み合せた制御が必要になるが、フィードバ
ックの制御器は、その高速性からアナログとするのが世界的に
見ても通常である。従来より、高速と言え ASIC（Application 
Specific IC）等を用いればアナログと同程度のものが可能では
あったが、その開発期間と費用面から現実的ではなかった。し
かし、近年のディジタル化の流れでこの状況は変わり、プログ
ラマブル･デバイスの高性能･低価格化の進展、更に使い易い開
発環境の充実で、少数規模で一般性を欠くものでも、高速性を
満たしたディジタル化が容易になって来た。ここでは、フィー
ドバック特性のシミュレーションをMATLAB/Simulinkを用い
て行い、得られる許容遅延時間から、具体的なディジタル制御
器の検討を行う。 
 
2. 2. 2. 2. 空洞の等価回路とブロック線図空洞の等価回路とブロック線図空洞の等価回路とブロック線図空洞の等価回路とブロック線図    
 一般に、伝送線路や空洞から成る系を制御理論で取り扱う場
合は、それぞれが入力によって出力を与える１つのシステムと
考え、そのインパルス応答（t-domain）を Laplace 変換（s-
domain）した伝達関数で表現される。また、入出力及び機器間
の関係はブロック線図上で関係付けられる。電源、伝送線路、
ビーム負荷、及び空洞から成る系の電源側から見た等価回路を
このブロック線図で表すと図 1の様になる。図中の vfと vrはそ
れぞれ空洞への入射波と反射波を見るためのモニタである。vc

に掛かる nは空洞を電源側から見た場合の 1次 2次間の昇圧比
（n2=1/β､β:結合係数）で、空洞側から見た空洞電圧を全ての
場合について同一の基準値とするために必要になる [1]。Zcは空
洞の電流インパル応答を示し、通常のLCR並列回路の計算から
得られる。 

３３３３. . . . ベースバンド解析ベースバンド解析ベースバンド解析ベースバンド解析    
 高周波信号を取り扱う数値計算でその実行を現実的な時間に
抑えるには、ベースバンド解析と呼ばれる手法を取り入れる。
この方法は通信システムの分野では広く用いられ[2]、LANL で
は標準的な解析手法として確立したものとなっている[3]。この
方法を要約すると、全ての信号はキャリア周波数の近傍にあり
ωt で変化しているとすると、信号の持つ全情報はその振幅項
（複素数）で表すことが出来る。従って、exp(jωt) は取り除く
事ができ、計算時間が圧倒的に短縮される。この時、入出力信
号はI/Q成分から成るcomplex envelopeで、システムはsとΔ
ω(=ω-ω0)の関数から成る complex impulse response で定義
される。 
 
4. Simulink4. Simulink4. Simulink4. Simulinkによるシミュレーションによるシミュレーションによるシミュレーションによるシミュレーション    
 図 1 で示すブロック線図を基にフィードバック制御のシミュ
レーションを MathWorks 社の Simulink ツールを用いて行っ
た。図 2 にそのブロック図を示す。上半分が I 成分、下半分が
Q 成分で、空洞部でクロスしているが、完全な対称構成となっ
ている。右側は全て監視系で、To Workspaceとあるのはデータ
のメモリーへの書き出しで、波形のプロット等に用いられる。
ここには示してないが、このブロック図を操作するGUIの画面
が他にあり、空洞の設定、ビーム電流、ループ内の遅れ、PID
の定数、フィードフォワードの設定等が容易に選べる様になっ
ている。同図に示す波形は、60mA 加速時に最適な結合係数と
離調角を持つ空洞DTL-1で、50mAのビームを加速した時に得
られる空洞電圧の振幅と位相波形である。この時、PIDのDは
ゼロ、フィードフォワードは利かせず、フィードバックのみと
している（以下も同様に、ここでの議論の目的からフィードバ
ックのみを取り扱う）。また、ビーム電流の立上り･立下りは 3
μs、設定値の立上り･立下りは 30μs となる台形波としている。
PI の設定は不安定にならない程度に大きく取っているが、振幅

はビームの立上り･立下り時に許容値
を大きく超えている。尚、この時、ク
ライストロン増幅器の帯域及びディジ
タル化の遅れを模擬するフィルタ及び
0 次ホールドは、それぞれ 1 MHz、
0.1 μs として、影響が現れない様に
している。この様に理想化した場合、
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フィードバック特性はほとんどループの遅れ（図中の
Transport  Delay）によって支配される。このシミュレーショ
ンでは安全を見てこの遅れを 1μsとしているが、これは、例え
ば100 kHzの信号に対して36度の位相遅れを誘起する。 
 
5555．クライストロン増幅器に求められる周波数帯域幅．クライストロン増幅器に求められる周波数帯域幅．クライストロン増幅器に求められる周波数帯域幅．クライストロン増幅器に求められる周波数帯域幅    
上述のシミュレーションでは、クライストロン増幅器はほぼ
理想的な周波数帯域幅を持つものとして、利得１、帯域幅１
MHz としていた。しかし、本来クライストロンは、非直線性が
強く、サグ等による電圧変動による位相の回転が大きいもので
ある（10 deg./%）。これを裸特性のままで空洞を含むフィード
バックループの中に用いると、全許容誤差の多くをクライスト
ロンが占めてしまうことになる。これを防ぐには、直線化を図
り、位相変動を抑制する局部的なフィードバックを更に設ける
必要がある。このクライストロンフィードバック特性について
は、その試験結果が報告されていが[4]、問題となるのが帯域幅
である。ここでは、図 2aのシミュレーション上で、徐々に帯域
幅を狭くして行き、どの辺りから加速電圧の特性に影響し始め
るかを調べた。但し、ここでは簡単のためクライストロンを 1
次のバタワース形ローパスフィルタに置き換えている。ＰI一定
の下でフィードバックが不安定になる周波数はほぼ 100～200 
kHz であった。勿論、P と I を調整すれば、それなりに特性は
劣化するが、これ以下の帯域でも安定なフィードバック性能が
得られる。しかしながら、100 kHz の帯域ではパルスの立ち上
がり時間がほぼ 3μsになるため、この立上り時間よりも速いビ
ーム負荷に対してはフィードフォワードの補正が意味を持たな
いものになってしまう。従って、100 kHz は是非とも確保しな
ければならない帯域である。 
 
6666．フィードバック制御器のディジタル化．フィードバック制御器のディジタル化．フィードバック制御器のディジタル化．フィードバック制御器のディジタル化    
計算機で制御される加速器の被制御機器は全てディジタル化

されている訳であるが、その処理スピードとリアルタイム性が
問題となる部分はアナログのままであり、きめ細かな制御やデ
ータの管理の上で問題を残している。常伝導陽子加速器の高周
波制御では、その要求性は高く、また、既にディジタル化され
たフィードフォワード系を備えているにも関わらず、高速性の
上からフィードバック系はアナログのままとなっている。一方、
超伝導空洞の場合は、その必須性が更に高いのが主であろうが、
高速性が余り厳しくないことからDSPを用いたディジタルフィ
ードバックが実現されている（TESLA Test Facility、1マシン･
サイクル4 μs）[5]。 
フィードバックにDSPを用いる場合は、その汎用性が故に、
要となる ADC であってもあくまで外部ペリフェラルの１つに
すぎず、プログラム制御の下でデータを読み込み、同期化のた
めの FIFO 等を経由してレジスタに至り、演算ユニットで処理
された後、また同様な経路を経て、ようやく１点のアナログ値
が DAC から吐き出される。これら一連の道のりは長く、いか
に簡単な計算であっても、1 マシン･サイクルには大きなオーバ
ヘッドを要することになる。一般の汎用DSPあるいはDSPボ
ードは、一旦多くのデータを貯めてブロック転送し、まとめて
処理する事を前提としており、ここで用いるような細切れデー
タの高速リアルタイム処理には不向きであると言える。一方、
PLD（Programmable Logic Device）の一種である FPGA
（Field Programmable Logic Array）を制御器に用いる場合は、
利用目的に合わせてカスタマイズできる事から、ADC－演算ユ
ニット－DAC を専用の回線で直結できる。この時、特に大きな
オーバヘッドを必要とせず、簡単な計算であれば、AD/DA の遅
れを含めても100 ns 程度の処理時間で済ますことが可能となる。
近年、FPGA はその速さと密度が飛躍的に向上し、ディジタル
ラジオや次世代携帯電話等で大いに期待さる注目の素子である。 
ディジタル化に伴う遅れ時間による加速電圧のフィードバッ
ク特性への影響を調べるため、前節と同様な方法で最大許容遅
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図 2aフィードバックシステムの Simulinkブロック図      図 2b空洞電圧の振幅･位相波形 



延時間を求めた。即ち、ディジタル回路の遅れを模擬する図 2a
の 0 次ホールドの時間を徐々に長くして、フィードバックが不
安定になり始める遅れ時間を調べた。遅れという意味では、閉
ループ全体の遅れとその振る舞いが同一と考えられるが、0 次
ホールドの場合は、サンプルホールド時間と解釈される。即ち、
ホールドされた間はデータの更新が止まり、飛び飛びの値がそ
の時間ステップ状に出力される。得られた結果を図 3 に示すが、
これはクライストロンの帯域幅を 200 kHz、0 次ホールド時間
を0.5 μsとした時の波形である。この帯域幅を1 MHz以上と
するならば許容遅れは 1μsとなるが、何れの場合もループ遅れ
（1μs）との兼ね合いがある。ループ遅れ 1μs（ケーブル長で
200 m相当）はかなり安全を見込んだ値であり、これを0.5 μs
とするならば、帯域幅 200 kHzでも 1μsが許容される。従っ
て、ここでの結論は、最低限達成しなければならないディジタ
ル化の遅れは1μs、目標値は0.5 μs以下になる。 
 
7. 7. 7. 7. ディジタル制御器の構成と今後の方策ディジタル制御器の構成と今後の方策ディジタル制御器の構成と今後の方策ディジタル制御器の構成と今後の方策    
現在、ディジタル制御器は図 4 で示すような構成で計画して

いる。ここでは、先ず空洞からの信号 324 MHz を中間周波数
12 MHzに落としてADCに入力する。ADCでは4倍のオーバ
ーサンプリングで取り込み、FPGAの入力バッファ（FIFO）で
I、Q 成分に振り分ける。この時、I/Q の比によって決まる位相
は入力クロック 12 MHzに対する相対的な値である。ここでは、
全てがこのクロックをタイムベースとしており､ 4 倍（48 
MHz）がAD/DA（何れも 12ビット）のサンプリングに､ 8倍
（96 MHz）が FPGA の同期に使用される。また、この 12 

MHz クロックはリニアックの全トリガー系のタイムベースでも
あり、リニアックに関わる全パルスがこのクロックに同期して
いる。検出された I/Q 成分それぞれは、負帰還となるために、
先ず目標となる基準値からの差となり、PID で処理され，フィ
ードフォワード値との和となって、DAC からアナログ値で出力
される。出力される I/Q値は、勿論、324 MHzの I/Qモジュレ
ータへの信号となる訳であるが、ここをFPGAからの I/Q 2成
分出力とせずに､ I/Qによって定まる 12 MHzの正弦波を 1出
力し、1つのDACから取り出し、312 MHzのミキサーへの信
号とすることも考えられる。この方式は、FPGA を DDS
（Direct Digital Synthesizer）として使用することになる。こ
の場合、DAC を含めた同期のタイムジッタ（位相ジッタ: 
1deg./230ps）が問題になると予想される。間もなく入手予定の
FPGA 評価ボードには、AD/DA がそれぞれ 2 つずつ搭載され
ているが、先ずはこの方式を試みたいと思っている。尚、この
FPGA評価ボード（GV & Associates社のGVA-270、FPGAは
Xilinx社のVertexシリーズ）はDSPボード（テキサス･インス
ツルメンツ社の EVM または DSK）の外部メモリー･バス及び
ペリフェラル･バスに接続されることが想定されている。 
最後になるが、一般的な 2 つのミキサーと２つのハイブリッ
ドから成るハード I/Q モジュレータ･デモジュレータは、その構
成上誤差を持ち、ダイナミックレンジもそれ程広くない。この
ため適当な補正を必要とするが、満足な精度は得難く、また高
精度のものは高価でもある。一方、ディジタル化された中での
計算による分解･合成は、この点で理想的なものとなる。この違
いは、フィードバック系の検出器として用いる場合は非常に大
きく、達成される精度はもとより、オフセット調整や再校正と
言った煩わしさからの回避、結果として得られる高安定なフィ
ードバック性能等、このデバイスだけに限ってもディジタル化
の有意性は大なるものである。この意味で上記の 1 出力方式は、
検出器程の重要度はないが、是非達成したい第一候補である。 
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図 4ディジタル制御器の構成 
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