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表 1: 記号一覧表

Symbol Description

E0 Beam energy

Iavg Average beam current

αc Momentum coumpaction factor

frf RF frequency of the main cavity (ωrf = 2πfrf)

nfrf Harmonic RF frequency (n: integer)

fres,n Resonant frequency of the harmonic cavity (ωres,n = 2πfres,n)

fs Synchrotron frequency (ωs = 2πfs)

f0 Revolution frequency (ω0 = 2πf0)

T0 = 1/f0 Revolution period

h = frf/f0 Harmonic number

U0 Energy loss per turn

Vc,1 Amplitude of the main RF voltage

Vc,n Amplitude of the harmonic RF voltage

k = Vc,n/Vc,1 Ratio of the harmonic RF voltage to the main RF voltage

ϕ1 Synchronous phase in the main cavity

nϕn Synchronous phase in the harmonic cavity

Pwall Wall loss power in the accelerating mode

Pabs Absorbed power to the RF absorbers in the accelerating mode

or Absorbable power by the RF absorbers

Rsh,n = V 2
c,n/Pwall Shunt impedance of the harmonic cavity

W Stored energy in the TM020 mode

Q0,n = ωres,nW/Pwall Unloaded Q factor

Ncav,n Number of the harmonic cavity

∆f Shift of the resonant frequency

Qext,p = ωres,nW/Pext,p External Q factor between the accelerating mode

and the propagating mode p in the slots

Qext,n External Q factor between the accelerating mode and the input coupler

βn = Q0,n/Qext,n Coupling coefficient of the harmonic cavity

qb Bunch charge

e Elementary charge

c Speed of light

W∥(r, θ, z) Longitudinal wake function

W⊥(r, θ, z) Transverse wake function

Z∥(ω) Longitudinal coupling impedance of the harmonic cavity

Z⊥(ω) Transverse coupling impedance of the harmonic cavity

k0 = (ωres,n/4)×Rsh,n/Q0,n Loss factor of the accelerating mode
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第1章 研究背景

1.1 放射光源用加速器分野における研究状況
高エネルギーに加速された電子が Lorentz力によりその軌道を曲げられると、放射光 (synchrotron radiation)と呼
ばれる電磁波が電子から放出される。電子シンクロトロンでは、この現象によって電子のエネルギーが常に損失して
いくため、高エネルギー物理実験において放射光は厄介な現象である。別の見方をすると、電子加速器は非常に輝度
の高い真空紫外線からX線領域の光源として利用することができる。これらの電磁波は 10−7–10−10 m程度の波長領
域に相当し、物質・生命科学等の研究分野において貴重な観測・測定ツールである。そのため現在では、放射光源と
呼ばれる、放射光利用を目的とした電子蓄積リングが世界各地で運用されている。尚、自由電子レーザーといった線
形加速器を利用する放射光源も運用されているが、本論文では蓄積リング型放射光源に主眼を置く。
放射光源加速器の研究分野では、放射光の輝度向上を目的とし電子ビームの低エミッタンス化を目指している。こ
こで、放射光源加速器で目標となるビームエミッタンスについて示しておく。電子ビームにより生成される放射光の
輝度は、

B =
Fph

4π2ΣxΣx′ΣyΣy′
(1.1)

と表される [1, 2]。ここで、Fph[photons/(s · 0.1%BW)]は中心周波数 ω、バンド幅∆ω/ω = 0.1%に含まれる光子束
(spectral photon flux)である。分母のΣi (i = x, y)は実効的な放射光のビームサイズ、Σi′ (i = x, y)は角度拡がりを
示す。放射光の輝度を向上させるためには、Σi, Σi′ (i = x, y)を低減すれば良い。これらの量は電子ビームのビーム
サイズ σi及びその角度拡がり σi′ と、ビームエミッタンスがゼロのとき光の回折効果から生じる放射光のサイズ σr及
び角度拡がり σr′ の合成 Σi =

√
σ2
i + σ2

r , Σi′ =
√
σ2
i′ + σ2

r′ (i = x, y)である。回折限界は放射光の波長 λに依存し、
ϵr = σrσr′ ≃ λ/(4π)の関係にある。ここで、ϵr は波長 λにおける回折限界エミッタンス (diffraction-limited photon

emittance)である。ビームエミッタンスを ϵrの値よりも十分小さくすると、その波長における輝度は 4Fph/λ
2に収束

し、この値以上には向上しないということを意味する。典型的な放射光のスペクトルとして波長 10−7 – 10−10 m（光子
エネルギー 10 eV – 10 keVに相当）を考えると、波長 10−7 mで ϵr ∼ 10 nm · rad、波長 10−10 mで ϵr ∼ 10 pm · rad
となる。
1990年代半ばから世界各地で double-bend achromat (DBA) latticeを採用する放射光源が運転を開始した。このラ
ティスは、各セルに 2つの偏向電磁石を使用し、その間に 4極電磁石を挟み込んだ設計で、理論的に FODO latticeよ
りも 1桁以上低いエミッタンスが実現可能となる [3]。また、各セルの偏向電磁石の台数を 3台に増やした triple-bend

achromat (TBA) latticeを採用した放射光源も現れた。このようなDBA, TBA latticeを使用する放射光源は第 3世代
光源と呼ばれている。欧州の European Synchrotron Radiation Facility (ESRF)[4]が世界初の第 3世代光源で、DBA

lattice の採用でビームエミッタンス 3.8 nm · rad[5] を達成した。それに続き、米国の Advanced Photon Source[6]

（APS、エミッタンス 3.1 nm · rad[7]）、日本の SPring-8[8]（エミッタンス 2.4 nm · rad[9]）などが運転を開始し、現在
第 3世代光源は標準的な性能となっている。第 3世代光源で実現されている典型的なビームエミッタンスは数 nm · rad
程度で、光子エネルギー 100 eVクラスの回折限界エミッタンスに相当する。
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そして、現在最先端の放射光源である第 4世代放射光源加速器では更なる低エミッタンス化が図られている。表 1.1

に主な第 4世代放射光源加速器のパラメータを示す。第 4世代光源は、各セルの偏向電磁石の台数を第 3世代光源よ
りさらに増加させたmulti-bend achromat (MBA) latticeを使用して、大幅な低エミッタンス化を実現することが大
きな特長である。2016年に、スウェーデンの放射光源加速器MAX-IVが、世界初のMBA latticeを使用した放射光
源として運転を開始した [12]。これを皮切りに、ブラジルの Sirius[14]、ESRF-EBS[17]が 2020年に運転を開始して
いる。また、米国の APS-U、中国の High Energy Photon Source (HEPS)の建設が現在進行中である。さらに、そ
の他主要な第 3世代光源施設では第 4世代光源へのアップグレード計画が立案されている。第 4世代光源の典型的な
エミッタンスは 300 pm · radから数十 pm · radと、格段に低いビームエミッタンスが得られる。これは第 3世代光源
の 1桁ないし 2桁低いエミッタンスであり、光子エネルギー 1–10 keVの回折限界にまで達する。

1.2 バンチ内散乱の問題
一方、第 4世代光源にも課題が指摘されている。ビームエミッタンスをこれまでの 1–2桁も小さくするため、横方
向 (transverse direction)のビームサイズが極度に小さくなりバンチ内の粒子密度が高まる。このことから、バンチ内
の粒子同士の Coulomb散乱の発生頻度が上昇する。この散乱現象はバンチ内散乱 (intrabeam scattering, IBS)と呼
ばれており、Piwinski[34], Bjorken, Mtingwa[35]らによって理論的に定式化された。低エミッタンスで且つ大電流の
ビームを蓄積する第 4世代光源において、このバンチ内散乱は蓄積リングの性能に大きな影響をもたらす。
バンチ内散乱の影響は主に 2つ挙げられ、1つ目はビーム寿命 (Touschek lifetime)の低下、2つ目はエミッタンス
増大である。まず 1つ目の効果について考える。バンチ内の 2つの粒子が Coulomb散乱を行うと、ビームが進む方
向（縦方向、longitudinal direction）と横方向との間で運動量の移動が発生する。特に、横方向の運動量のほとんど
が縦方向に移動するような大角度の散乱の場合、2粒子の重心系から実験室系への Lorentz boostによって縦方向の運
動量が大きく変化する。この運動量変化が RFシステムや latticeにより決まるmomentum acceptanceを超えると、
これらの粒子は即座にビームから失われてしまう。この効果は Touschek効果と呼ばれ、この効果によるビーム寿命
を Touschek寿命と呼ぶ。
Touschek効果は 2粒子の大角度散乱が原因となるが、実際は小角度の散乱もこれより多くの頻度で発生している。
この小角散乱ではすぐに粒子の消失につながることはない。しかし、縦方向と横方向の間の運動量の移動により、粒
子の縦方向及び横方向振動が励起される。この結果、エミッタンスやエネルギー拡がりの増大に繋がる。ここで、バ
ンチ内散乱によるエミッタンスまたエネルギー拡がりの増大率は以下のように表される [36]。

1

Ti
= A× ⟨Fi⟩, i = ϵ, x, y, (1.2)

A =
r20cN

64π2β3γ4ϵxϵyσsσϵ
(1.3)

ここで、1/Tϵ = σ−1
ϵ dσϵ/dtはエネルギー拡がりについての、1/Tx = ϵ

−1/2
x dϵ

1/2
x /dtは水平方向エミッタンスについ

ての、1/Ty = ϵ
−1/2
y dϵ

1/2
y /dtは垂直方向エミッタンスについての増大率を表す。また、r0は荷電粒子の古典的半径、c

は光速度、β = v/cは光速度に対する粒子速度 vの相対値（電子蓄積リングでは β ≈ 1）、N はバンチ内の粒子数、γ
は静止エネルギーに対する粒子エネルギーの相対値、ϵx(ϵy)は水平（垂直）方向のビームエミッタンス、σsは縦方向
root-mean square (rms)バンチ長、σϵ は相対エネルギー拡がりを示す。式 (1.2)の Fi は蓄積リングの lattice等で決
まる関数、⟨· · · ⟩はリング一周の平均値を示す。関数 Fiの具体的な表式は付録 Aにまわす。式 (1.2)の ⟨Fi⟩の部分も
ϵx, ϵy, σϵ, γ等のパラメータに依存するがその依存性を無視すると、バンチ内散乱による増大率はバンチの 6次元位相
空間の体積及びビームエネルギーの 4乗に反比例する、またバンチ電荷に比例することが係数 Aの式から言える。
このことから、バンチ内散乱によるエミッタンス増大は、特に 3 GeVクラスの比較的ビームエネルギーが低い低
エミッタンスリングで影響が大きい傾向にある。例として、MAX-IVでは自然エミッタンス 320 pm radに対して、
500 mA(5 nC/bunch)のビーム運転時には約 1.5倍のエミッタンス増大が予測されている [37]。また、SOLEIL-IIで
も 500 mA (1.4 nC/bunch)の運転で、2倍以上のエミッタンス増大が見込まれている [38]。一方、APSや ESRF-EBS
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等の 6 GeVクラスの比較的高エネルギーの低エミッタンスリングでは、少数バンチ・高バンチ電荷の運転モードに
おける Touschek寿命の低下が懸念されている [18, 55]。
高エネルギー加速器研究機構 (KEK)で検討されていた将来光源計画 KEK Light Source (KEK-LS)では、自然エ
ミッタンスが約 130 pm rad、ビーム電流が 500 mAであり、大電流且つ非常に低エミッタンスであることからバン
チ内散乱の効果が大きい。KEK-LSの conceptual design report (CDR)[32]では、ビームエミッタンスはビーム電流
500 mAのとき自然エミッタンスの約 2.4倍もの大きさに増加すると見積もられる。また、Touschek寿命が 1.8時間
程度と見積もられており、現在運転中の KEK Photon Factory 2.5 GeVリング（PFリング）のビーム寿命 8時間
（450 mA、hybrid運転時 [65]）のおよそ 1/4である。このことから第 4世代光源において、バンチ内散乱への対策は
非常に重要な課題となっている。

1.3 Double RFシステムの研究状況
バンチ内散乱の効果を緩和する方法として、横方向のエミッタンスを変えることなく縦方向のバンチ長を伸ばすこ
とが考えられる。これにより、放射光の輝度に影響を与えることなくバンチ内散乱を緩和することが可能である。そ
のようなバンチ伸長方法として、蓄積リングに新たに高調波空洞 (harmonic cavity)を導入する方法が挙げられる。
高調波空洞とは、主加速空洞の運転周波数の整数倍（または半整数倍）の周波数で運転される空洞のことを指す。ま
た、主加速空洞と高調波空洞からなる高周波 (radio-frequency, RF)加速システムを double RFシステム [39]と呼ぶ。
Double RFシステムにより、電子に対してはたらく縦方向のポテンシャルを平坦にすることができ、横方向のエミッ
タンスを変えることなく縦方向にバンチ長を伸ばすことが可能となる。

図 1.1: MAX-IV 3 GeVリングにおける自然エミッタンスに対するバンチ内散乱によるエミッタ
ンス増大の見積もり。図は文献 [37]より転載。横軸は水平方向の自然エミッタンス、縦軸はバン
チ内散乱によるエミッタンスの増分 (%)を示す。実線は高調波空洞 (Landau cavities, LCs)あり、
破線は高調波空洞なしの場合を示す。高調波空洞ありの場合のバンチ伸長率は約 5倍である。

文献 [37]に示された、バンチ伸長によるエミッタンス増大の抑制効果を図 1.1に示す。計算結果はMAX-IV 3 GeV

リングの bare lattice（挿入光源なしの lattice）及び平均ビーム電力 500 mA（5 nC/bunch）を仮定している。横軸
が水平方向の自然エミッタンス、縦軸がバンチ内散乱によるエミッタンスの増加割合である。高調波空洞あり (LCs

included)の場合の計算結果では、5倍のバンチ伸長が仮定されている。矢印で示されたMAX-IVの自然エミッタン
ス 320 pm · radの点を見ると、高調波空洞なしの場合で約 46%のエミッタンス増加が見込まれる一方、高調波空洞
を導入した場合は約 14%の増加に留まる。さらに、KEK-LSの自然エミッタンスに近い 100 pm · rad付近を見ると、
高調波空洞なしの場合で約 150%のエミッタンス増加が見込まれるのに対して、高調波空洞ありの場合では約 50%の
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増加に低減される。また、SOLEIL-IIのシミュレーションでも 5倍のバンチ伸長を仮定した場合、バンチ内散乱のエ
ミッタンス増大を約 10%以下にまで低減できることが報告されている [38]。これらの計算例から、ビームエミッタン
スが 100 pm · rad級の低エミッタンスリングではバンチ伸長用高調波空洞の導入でバンチ内散乱の効果を大きく抑制
できることがわかる。
このような理由から、第 4世代放射光源施設ではバンチ伸長用高調波空洞の開発研究が精力的に進められている。
表 1.2に、主な第 4世代及び第 3世代光源での高調波空洞の導入・検討状況をまとめる。また、これまでに開発され
た高調波空洞の図と加速モードのパラメータを図 1.2に示す。表 1.2に示した通り、ほとんどの第 4世代光源で高調
波空洞の導入が予定されている。高調波空洞の運転において、active運転と passive運転の 2通りの方式が考えられ
る。Active運転では高調波空洞に外部から高周波を供給する一方、passive運転は外部からの高周波の供給は行わず
ビームからの電力のみにより高調波 RF電圧を励振する運転方式である。また、空洞の種類においても 2通り考えら
れ、常伝導空洞と超伝導空洞がある。
第 3世代光源でも Advanced Light Source (ALS), BESSY-II, Swiss Light Source (SLS), Elettra等の一部の施設
で高調波空洞が導入された。これらは Touschek寿命の増加が主な目的であった。ALSの高調波空洞 [図 1.2(a)]の導
入例では、高調波空洞がない場合の rmsバンチ長 6.0 mmから 19.3 mm（3.2倍）にバンチを伸長することにより
Touscchek寿命をおよそ 3倍に延ばすことが目標とされた [46]。また、高調波空洞にはビーム不安定性を抑制する効
果もある。高調波空洞を導入すると縦方向振動の非線形性が強まり、振動数が振動振幅に大きく依存するようにな
る。これによりバンチ内の電子の synchrotron振動の周波数幅が大きくなる。この周波数幅の拡大により Landau減
衰 (Landau damping)[40]が強くはたらくようになり、前述のビーム不安定性抑制への効果が期待できる。このこと
からMAX-IV等では、高調波空洞を Landau空洞 (Landau cavity)[41]とも呼んでいる。

表 1.2: 主な第 3世代及び第 4世代放射光源における高調波空洞の開発・運転状況

Operation Type Harmonic Harmonic RF frequency Status

ALS[45, 46] Passive NC 3 1.499 GHz Operation

BESSY-II [47, 48, 49] Passive NC 3 1.500 GHz Operation

SLS[50, 51] Passive SC 3 1.500 GHz Operation

Elettra[50, 52] Passive SC 3 1.499 GHz Operation

MAX-IV[53] Passive NC 3 300 MHz Operation

Sirius[54] Passive SC 3 1.500 GHz Design study

ESRF-EBS [55, 56] Active NC 4 1.409 GHz Design study

APS-U[57, 58] Passive SC 4 1.408 GHz Design study

HEPS[59] Active SC 3 500 MHz Design study

ALBA-II[60, 61] Active NC 3 1.499 GHz Design study

ALS-U[62, 63] Passive NC 3 1.500 GHz Design study

PETRA-IV[60] Active NC 3 1.499 GHz Design study

SOLEIL-II[64] Passive? SC? 3? 1.056 GHz? Design study

*NC=normal conducting, SC=superconducting
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(a) ALS (b) HZB-ALBA-DESY (c) SLS-Elettra

            fres = 1.499 GHz

Rsh/Q0 = 176 Ω  

      Q0 = 17,000

                  Vc = 215 kV/cavity

  

            fres = 1.499 GHz

Rsh/Q0 = 177 Ω  

     Q0 ~ 2×108

                  Vc = 800 kV/2-cell

           fres = 1.499 GHz 

Rsh/Q0 =  161 Ω  

     Q0 = 21,000

        Vc = 125 kV/cavity

図 1.2: これまでに開発された 1.5 GHz 3次高調波空洞と主要なパラメータ（共振周波数、R/Q、
無負荷 Q、典型的な高調波 RF電圧）。(a) ALSの常伝導高調波空洞、図は文献 [46]より転載、
(b)HZB-ALBA-DESYの共同研究で開発された第 4世代光源向け常伝導高調波空洞、図は文献
[60]より転載、(c)SLS-Elettraの共同研究で開発された超伝導高調波空洞、図は文献 [50]より転
載。

一方、今までの第 3世代光源における double RFシステムの導入事例から、高調波空洞を用いたバンチ伸長方法に
克服すべき重要な課題があることがわかった。電子蓄積リングでは、一般的に ion trapping効果を低減する目的で、
RFバケットの一部に電子を蓄積しない箇所（バンチギャップ）を設けている。この場合、電子バンチのフィルパター
ンにより主空洞、高調波空洞の RF電圧が変調されてしまう。これは過渡的電圧変動 (transient beam loading)と呼
ばれる現象で、特に 1.5 GHz帯またはそれより高周波数帯域の高調波空洞では、空洞体積が小さく蓄積電磁場エネル
ギーも小さいためにこの変動が大きくなってしまう。その結果、バンチ伸長率が各バンチごとに変動してしまい、伸
長率が低いバンチでビーム寿命が低下したりエミッタンスが増大するなどの問題が生じる。
この問題はALSの 3次高調波空洞の commissioning結果を元に、J. Byrdらにより初めて詳細に報告された [70, 71]。

ALSで観測された高調波空洞導入時の各バンチの同期位相と rmsバンチ長を図 1.3に示す。この実験では、全 RFバ
ケットの内 2.5%を空バケットとした場合と、17%を空バケットとした場合の 2つのフィルパターンで測定が行われた。
青線で示されたバンチギャップが 2.5%と小さい場合、バンチごとの同期位相の変化は比較的小さく (∼ ±0.05 rad)、
rmsバンチ長も 30–35 psの幅に収まっている。しかし、赤線で示した 17%の大きいバンチギャップがある場合、まず
同期位相の変動が大きく、±0.1 rad以上変化している。また、rmsバンチ長もバンチトレインの中心当たりでおよそ
35 psに伸長されている一方で、バンチトレインの先頭と後方では 25–30 ps辺りで推移しており、バンチ伸長率がバ
ンチトレインの位置によって大きく変動していることがわかる。バンチギャップ 17%のときの高調波 RF電圧の変動
幅を計算すると、バンチトレインが通過する間に位相はほぼ 180度の変動、そして振幅も 250–350 kVの大きな変動
が生じることがわかった。この報告の後、第 4世代光源での高調波空洞の検討において、この過渡的電圧変動の問題
が強く意識されるようになった。
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図 1.3: ALSで観測された (a)同期位相、及び (b)rmsバンチ長の変動。図は参考文献 [71]より転
載。赤線は 17%のバンチギャップ、青線は 2.5%のバンチギャップを導入したときの測定結果。

バンチギャップによる過渡的電圧変動を抑えるためには、使用する全高調波空洞の合計の R/Qを低くする必要が
ある。一方、バンチ伸長に必要な高調波 RF電圧を発生させるためには、合計のシャントインピーダンスは十分高い
必要がある。このことから、高調波空洞は低 R/Q、且つ高 Q値であることが要求される。この要求を満たす空洞と
して、第一に前述の SLS, Elettraで開発された超伝導の高調波空洞 [図 1.2(c)]が挙げられる [50, 51, 52]。超伝導空
洞は常伝導空洞よりも Q値がおよそ 4桁も高い。そのため、R/Qが低い空洞形状でも十分なシャントインピーダン
スが得られ、過渡的電圧変動を低減することができる。この利点から、表 1.2でも示した通り超伝導高調波空洞の導
入を検討している第 4世代光源は多い。一方で、超伝導空洞を導入するためには、これを格納するクライオモジュー
ル（cryomodule、液体ヘリウム容器と断熱層からなる）の開発やヘリウム冷凍機が必要となる。また、超伝導空洞は
製造時または運転中のダストの混入、または field emission等の理由で空洞性能の低下が生じたりするなど、製作上・
運用上の面で留意すべき点が多い。そのため、常伝導の高調波空洞への需要も依然として大きい。
対して常伝導の高調波空洞の導入を検討している ALS-II では低 R/Q・高 Q 値を実現するため、ノーズコーン
がなく ϕ90 mmと大きめビームポートを取り付けた高調波空洞の設計が検討されている [62, 63]。また、ALBA-II,

PETRA-IV, BESSY-IIIといった次期計画に向けて、3つの研究機関 (HZB, ALBA, DESY)の共同開発で常伝導高調
波空洞 [図 1.2(b)]の開発が進められている [60]。この高調波空洞は欧州の放射光源で広く採用されている EU damped

cavityの 1.5 GHzへのスケーリングを基本とする設計であるが、過渡的電圧変動に対する対策は不透明である。高調
波 RF電圧の feedforward制御により過渡的電圧変動を低減することも考えられるが通常の常伝導高調波空洞では、
ALSの例でも示唆されるように、電圧変動が大きすぎて feedforward制御による補償も厳しいと考えられる。
本研究では、KEKの将来光源に向けて、今までにない独自の方式の常伝導高調波空洞の開発研究を行った。それは、
一般的な加速空洞に用いられるTM010共振モードではなく、高次のTM020モードを加速モード（運転に使用する空
洞共振モード）として使用する方式の高調波空洞である [42]。この TM020型空洞は元々、SPring-8のアップグレー
ド計画 SPring-8-II[30]で、主加速空洞として使用することを目的に開発された空洞である [43, 44]。高次の TM020

モードを加速モードに採用することにより、通常の空洞よりも空洞の内径が大きくなる。これにより空洞体積が通常
の高調波空洞に比べ 4–5倍に増加し、そして蓄積電磁場エネルギーが増加する。この特長によりKEK-LSの場合、過
渡的電圧変動を前述の ALS高調波空洞と比べて 1/4以下（振幅変動の比較）に抑制できる。TM020型高調波空洞の
使用で過渡的電圧変動を十分抑えることが出来れば、feedforward制御による補償も可能となりうる [42]。
また、RF空洞には加速モード以外にも多くの空洞共振モードが存在する。これらのモードは寄生モード (parasitic

mode)と呼ばれるが、その中にはビーム不安定性の原因となる有害なものも存在する。TM020型空洞には、TM020
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モードの電磁場分布を生かした特有の寄生モード減衰機構が搭載される [43]。本空洞では TM020モードの磁場の節
（磁場が常にゼロである径方向の位置）に、寄生モードを取り出すための同軸型のスロットを搭載し、これをRF吸収
体で終端している。この機構により、加速モードに影響を与えることなく多くの寄生モードを減衰させることが可能
である。このようにTM020型空洞は常伝導高調波空洞としての利用に適している。我々のTM020型高調波空洞の提
案 [42]の後、本空洞の利点が認められ、ESRF-EBSでも同様の方式の高調波空洞の設計研究が進められている [56]。

1.4 本研究における目標と課題
本研究では、KEK将来光源 KEK-LSに TM020型高調波空洞を導入することを目指し開発研究を行った。
本研究では、TM020型高調波空洞の実用化に向けた 3つの課題を重点的に検討した。その 1つ目の課題は寄生モー
ド減衰性能に関する課題である。KEK-LSの設計パラメータでは、放射減衰時間（縦方向で約 23 ms）が他の蓄積リ
ングに比べ長く、且つ蓄積ビーム電流 (500 mA)が大きいため、高調波空洞に対する寄生モード減衰性能が非常に厳
しい。また、本空洞の寄生モード減衰機構は、同軸スロット付近に磁場の節をもつ寄生モードの減衰がしにくいとい
う難点がある。そのため、この課題を克服するための工夫が必要である。
2つ目の課題は、TM020加速モードの Q値低下に関する問題である。空洞に周波数チューナーや入力カップラー
等の機構を取り付けると、空洞内面の軸対称性が崩れ加速モードの電磁場が寄生モード減衰用同軸スロット内に浸み
出してしまう。これにより加速モードが最大で壁損失電力 (∼ 10 kW/cavity)の 2割強に及ぶ電力損失を RF吸収体
で被るため、運転上必要な周波数調整幅の確保や結合度の調整ができないことがわかった。本研究では、まずこれら
2つの課題に対する解決策を電磁場シミュレーションに駆使して検討した。
3つ目の課題は機械設計の立案である。本空洞は、その特徴的な寄生モード減衰機構の都合上その機械構造が特殊
であり、電磁場設計で考案した空洞形状が機械的に成立することを示すためには空洞構造の設計検討が不可欠である。
本研究では、TM020型高調波空洞の電磁場設計、機械設計の両面での総合的な設計の確立を目指した。本研究に
より TM020型高調波空洞が実用化されれば、簡便な常伝導空洞を用いて十分なバンチ伸長が可能となり、放射光源
加速器の発展に大きく貢献できると考える。
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第2章 Double RFシステム

2.1 Double RFシステムとは
図 2.1に double RFシステムの概略図を示す。このシステムでは、蓄積リングに主空洞（主加速空洞）と高調波空
洞の 2種類の RF空洞が設置される。このうち主空洞は、一般的な RFシステムと同様に、ビームを加速する役割を
果たす。一方、高調波空洞は主空洞のRF周波数の整数倍の周波数（高調波）で運転される空洞を指す。主空洞がRF

角周波数 ωrf で運転されるとすると、高調波空洞は nωrf で運転される。ここで、高調波次数 nは 2以上の整数であ
り、原理的には任意である。
Double RFシステムにおいて、蓄積リングを 1周するごとにビームが受ける RF電圧を考える。粒子の同期位相か
らの時間遅れを τ とすると、double RFシステムにおける RF電圧は

V (τ) = Vc,1[cos(ωrfτ + ϕ1) + k cos(nωrfτ + nϕn)] (2.1)

と表される。ここで、Vc,1は主空洞のRF電圧（主RF電圧）の振幅、また Vc,nを高調波空洞のRF電圧（高調波RF

電圧）の振幅とすると k = Vc,n/Vc,1 は高調波空洞と主空洞の RF電圧の振幅比である。位相 ϕ1, nϕn はそれぞれ主
空洞及び高調波空洞における同期位相である。同期位相 (τ = 0)では、RF電圧からのエネルギー利得が 1周当たり
の粒子のエネルギー損失 U0 と相殺される。このことから

V (0) = Vc,1[cosϕ1 + k cosnϕn] =
U0

e
(2.2)

でなければならない。

beam

Main cavity

Harmonic 
cavity

図 2.1: Double RFシステムの概略図。主空洞が角周波数 ωrf で励振されるとき、n次高調波空洞
は角周波数 nωrf で励振される。
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次に、double RFシステムにおいてバンチ伸長を行う方法を考える。これには、同期位相において RF電圧の傾き
をゼロにしてシンクロトロン振動の復元力を打ち消すことが効果的である。さらに、同期位相付近に安定点が 2つで
きることを防ぐため、RF電圧の 2階微分もゼロにする必要がある [39]。これらの条件 V ′(0) = 0及び V ′′(0) = 0 (flat

potential condition[72])を式 (2.1)に適用すると、

sinϕ1 + nk sinnϕn = 0 (2.3)

cosϕ1 + n2k cosnϕn = 0 (2.4)

を得る。式 (2.2), (2.3), (2.4)を整理すると、

cosϕ1 =
n2

n2 − 1

U0

eVc,1
(2.5)

tannϕn = n tanϕ1 (2.6)

k = − sinϕ1
n sin(nϕn)

(2.7)

となり、主RF電圧の振幅 Vc,1と高調波次数 nを与えると上式から、同期位相 ϕ1, nϕn及び電圧の振幅比 kが決まる。
KEK-LSの double RFシステムにおける主 RF電圧、高調波 RF電圧の振幅・位相関係の例を図 2.2に示す。具体
的な KEK-LSのパラメータは 2.3節で示す。主 RF電圧は破線、3次高調波 RF電圧は一点鎖線、これらを重ね合わ
せた合計の RF電圧を実線で表した。一般的に、電圧比 kは大体 1/n程度、主空洞の同期位相 ϕ1 は正、高調波空洞
の同期位相 nϕnは負となる。同期位相（τ = 0の位置）において、主 RF電圧の傾きが高調波 RF電圧によって相殺
され、合計の RF電圧の傾きがゼロになっていることが確認できる。

−1000 −750 −500 −250 0 250 500 750 1000
Time displacement τ (ps)
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−2

0

2

4

R
F
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lt

ag
e
V

(τ
)

(M
V

)

U0/e

Main RF voltage

Harmonic RF voltage

Total RF voltage

図 2.2: KEK-LSにおける Double RFシステムにおける RF電圧。RFのパラメータは表 2.2の
値を使用した。紫色の破線は 1周当たりの電子のエネルギー損失を示す。

2.2 Double RFシステム下における運動力学
2.2.1 Double RFシステム下におけるシンクロトロン振動
本節では、double RFシステム下におけるシンクロトロン振動についてHofmannらの議論 [39]に基づき解説する。
ここでは単一粒子の運動のみを考え、空洞のビーム負荷の影響は考慮しないものとする。ビーム負荷の影響について
は次章で解説する。
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粒子の位相空間上のパラメータとして、先程の同期位相からの時間遅れ τ と、エネルギーの相対的なずれ δϵ =

(E −E0)/E0をとることにする。ここで、Eは今考えている粒子のエネルギー、E0は同期粒子のエネルギーである。
また、粒子のエネルギーは transition energyよりもずっと大きいと仮定する。このとき、粒子の運動方程式は

dτ

dt
= αcδϵ (2.8)

dδϵ
dt

=
eV (τ)− U0

E0T0
(2.9)

となる。ここで、αcはmomentum compaction factor、T0は同期粒子の周回周期である。この運動方程式はHamiltonian

H(τ, δ) =
1

2
αcδ

2
ϵ +

1

αc
Φ(τ) (2.10)

を使って、
dτ

dt
=
∂H

∂δϵ
, (2.11)

dδϵ
dt

= −∂H
∂τ

(2.12)

とも表せられる。ここで、ポテンシャル関数 Φ(τ)を

Φ(τ) = −αc

ˆ τ

0

eV (τ ′)− U0

E0T0
dτ ′ (2.13)

と定義した。式 (2.1)を上式に代入すると、

Φ(τ) = −eVc,1αc

E0T0

ˆ τ

0

[
cos(ωrfτ

′ + ϕ1) + k cos(nωrfτ
′ + nϕn)−

U0

eVc,1

]
dτ ′

= −eVc,1αc

E0T0

[
sin(ωrfτ + ϕ1)− sin(ϕ1)

ωrf
+ k

sin(nωrfτ + nϕn)− sin(nϕn)

nωrf
− U0

eVc,1
τ

]
(2.14)

となる。ポテンシャル関数は同期位相を零点と定めたため Φ(0) = 0、さらに同期位相における式 (2.2)の要請から
Φ′(0) = 0となる。
さらに、式 (2.3), (2.4), (2.7)のように主 RF電圧、高調波 RF電圧の位相と振幅比を調整した場合を考える。この
ときのポテンシャル関数の形状を図 2.3に示す。合計 RF電圧の 1階、2階微分はそれぞれ V ′(0) = 0, V ′′(0) = 0で
あるから、ポテンシャル関数は Φ′′(0) = 0, Φ′′′(0) = 0となる。そのため、τ が十分小さい場合ポテンシャルは 4次
関数で表せられ、

Φ(τ) ≈ ω2
s0ω

2
rf(n

2 − 1)

24
τ4 (2.15)

と近似できる。ここで、

ω2
s0 =

eVc,1αcωrf sinϕ1
E0T0

(2.16)

は高調波空洞がない場合におけるシンクロトロン振動数である。
図 2.3に縦方向ポテンシャルのプロットを示す。高調波 RF電圧がない場合の微小振動のポテンシャルは 2次関数
で近似される。一方、高調波 RF電圧を加え図 2.2のように振幅・位相を調整すると、図 2.3の実線で示すように同
期位相 (τ = 0)付近のポテンシャルが平坦になる。
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図 2.3: 縦方向のポテンシャル。実線は高調波空洞ありの場合、破線は高調波空洞なしの場合を示
す。高調波空洞ありの場合では図 2.2のように振幅・位相関係を調整したときのポテンシャルを
示す。

エネルギー保存則より Hamiltonianが時間に依らない (dH/dt = 0)ことを利用して、τ(t), δϵ(t)を時間 tの関数と
してあらわに書き下してみよう。ここでは、粒子の振動振幅が十分に小さく、ポテンシャル関数を式 (2.15)で近似で
きると仮定する。時間遅れ τ における振動振幅を τ̂ とおいたとき、τ = τ̂ のとき δϵ = 0である。このときエネルギー
保存則は

1

2
αcδϵ(t)

2 +
1

αc
Φ(τ(t)) =

1

αc
Φ(τ̂) (2.17)

と書ける。また、δϵ = (1/αc)dτ/dt及び式 (2.15)と用いると

1

2

(
dτ

dt

)2

+
ω2
s0ω

2
rf(n

2 − 1)

24
τ4 =

ω2
s0ω

2
rf(n

2 − 1)

24
τ̂4 (2.18)

を得る。上式を変数分離すると

± dτ√
1−

(τ
τ̂

)4 = ωs0ωrf

√
n2 − 1

12
τ̂2dt (2.19)

となり積分が実行できる形になる。
運動方程式の初期条件として t = 0で τ = τ̂ とする。また上式の左辺の積分を sinϕ =

√
1− (τ/τ̂)2 に変数変換す

ると、

∓
ˆ ϕ

0

dϕ′√
1− 1

2
sin2 ϕ′

= ∓F (ϕ, 1/
√
2) = ωs0ωrf τ̂

√
n2 − 1

6
t (2.20)

を得る。ここで、F (ϕ, κ)は第一種楕円積分 [97]

F (ϕ, κ) =

ˆ ϕ

0

dϕ′√
1− κ2 sin2 ϕ′

(0 ≤ κ2 ≤ 1) (2.21)
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である。
式 (2.20)からまず振動周期を求める。振動周期を T = 2π/Ωsとすると、t = 0から t = T/4の間に τ は τ = τ̂ → 0

だけ変化するから変数 ϕは ϕ = 0 → π/2だけ変化する。このことから周期 T は

T =
4K(1/

√
2)

ωs0ωrf τ̂

√
6

n2 − 1
(2.22)

また、角振動数 Ωs は

Ωs = ωs0
π

2K(1/
√
2)

√
n2 − 1

6
ωrf τ̂ (2.23)

となる。ここで、K(κ) = F (π/2, κ)は第 1種完全楕円積分である。4次ポテンシャルの元では、振動数は振幅に比例
することがわかる。3次高調波空洞 n = 3を仮定すると、Ωs ≈ 0.97828ωs0ωrf τ̂ となる。
次に、u = F (ϕ, κ)とおいたとき

cn(u, κ) = cosϕ (2.24)

sn(u, κ) = sinϕ (2.25)

dn(u, κ) =

√
1− κ2 sin2 ϕ (2.26)

で定義される Jacobiの楕円関数を用いて、τ(t)をあらわに記述してみる。変数 ϕは τ/τ̂ =
√

1− sin2 ϕ = cosϕであ
るから

τ(t) = τ̂ cosϕ

= τ̂cn

(
2K(1/

√
2)

π
Ωst,

1√
2

)
(2.27)

となる。また、cnの微分 d cn(u, κ)/du = −sn(u, κ)dn(u, κ)を用いると、δϵ(t)は

δϵ(t) = −
√
2δ̂ϵsn

(
2K(1/

√
2)

π
Ωst,

1√
2

)
dn

(
2K(1/

√
2)

π
Ωst,

1√
2

)
(2.28)

と書ける。ここで、

δ̂ϵ =
ωs0ωrf τ̂

2

αc

√
n2 − 1

12
(2.29)

はエネルギーずれ δϵ の振幅であり、τ̂ の 2乗に比例する。
図 2.4に、τ(t), δϵ(t)を時間 tの関数としてプロットした。計算では KEK-LSのパラメータを仮定し、横軸は高調
波空洞がない場合のシンクロトロン振動の周期 2π/ωs0で、縦軸は各変数の振幅 τ̂ 及び δ̂ϵで規格化した。KEK-LSの
場合、ωs0/(2π) = 2.66 kHzである。また、時間方向の振幅はKEK-LSで高調波空洞でバンチ伸長された際の rmsバ
ンチ長 στ = 42.56 psを仮定した。図 2.4で示した τ̂ = στ の場合、シンクロトロン振動の周期は高調波空洞がないの
場合の約 7.6倍になり、振動が遅くなることがわかる。
また、このときの位相空間 (τ, δ)上の軌跡を図 2.5に示す。時間方向の振幅は、τ̂ = 0.5στ , στ , 2στ の 3つの場合
でプロットした。2次関数ポテンシャルの場合は楕円軌道を描くが、4次ポテンシャル下ではそれよりやや変形した
軌道となる。
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図 2.4: 4次ポテンシャル下における縦方向振動 τ(t), δϵ(t)の計算例。関数 τ(t), δϵ(t)はそれぞれ
の振幅 τ̂ , δ̂ϵ で規格化した。時間方向の振幅 τ̂ は KEK-LSで高調波空洞を導入した場合における
rmsバンチ長 42.56 psを仮定した。表 2.1, 2.2のKEK-LSのパラメータを仮定すると、このとき
のエネルギー方向の振幅は δ̂ϵ = 0.035%である。
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図 2.5: 4次ポテンシャル下における位相空間 (τ, δϵ)での運動の軌跡。時間方向の振動振幅が rms

バンチ長 στ = 42.56 psの 0.5倍、1倍、2倍の場合の軌跡を破線（橙色）、実線（青色）、一点鎖
線（緑色）でそれぞれ示す。
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2.2.2 Double RFシステム下での粒子分布
Double RFシステムにおける、バンチ内の粒子分布を考える。電子蓄積リングでは、平衡状態における粒子分布は
放射減衰と量子励起のつり合いによって決まる。平衡状態における電子の分布関数は

ρ(τ) = ρ0 exp

(
−Φ(τ)

α2
cσ

2
ϵ

)
(2.30)

のように書ける [68]。ここで、ρ0は粒子分布の規格化定数、また σϵはビームのエネルギー分散であり E0で規格化さ
れている。
KEK-LSのパラメータにおけるバンチ内の電子分布を図 2.6に示す。高調波 RF電圧がない場合ポテンシャルは

Φ(τ) ∼ τ2 で近似できるから、破線のように ρ(τ)は Gaussian分布に近い形となる。一方、高調波 RF電圧を用いて
ポテンシャルを平坦にすると、実線のようにバンチが伸長されてピークの粒子密度が低減される。
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図 2.6: KEK-LSにおけるバンチ内の電子分布。実線は高調波空洞ありの場合、破線は高調波空
洞なしの場合。Root-mean square (rms)バンチ長は高調波空洞ありで 42.56 ps、高調波空洞なし
で 9.52 ps。

2.3 KEK将来光源での適用例
2.3.1 KEK将来光源として想定した基本パラメータ
本研究では、KEKの将来光源として検討されていた KEK Light Source (KEK-LS)の基本パラメータを元に設計
検討を行った。この基本パラメータを表 2.1に示す。KEK-LSは、ESRFで考案された hybrid multibend achromat

(HMBA) lattice[17]を使用した 3 GeV蓄積リングであり、真空紫外線から硬X線の波長領域の放射光を供給する放射
光源である。蓄積リングのラティスには、縦方向に磁場強度に勾配を持たせた偏向磁石 (longitudinal gradient bending

magnet)や、水平方向と縦方向の damping partition numberの調整を可能にする機能結合型偏向電磁石 (combined

bending magnet)が導入され、エミッタンスの低減を図っている。機能結合型偏向電磁石は、偏向磁石に収束磁石の
機能を合わせた磁石であり、水平方向の放射減衰時間を短くすることで平衡エミッタンスの低減を図っている。一方
で、縦方向の放射減衰時間は 22.6 msと長くなっている。KEK-LSの設計では自然エミッタンスは 133 pm radであ
り、現在 KEKで運用されている Photon Factory (PF) 2.5 GeVリングの自然エミッタンス 34.6 nm rad [65]に比べ
て約 1/300となる。
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しかし、低エミッタンスリングではバンチ内散乱の影響により、実際の平衡エミッタンスは自然エミッタンスより
も増大してしまう。KEK-LSの例では、設計ビーム電流 500 mAの場合で、約 2.4倍程度のエミッタンス増大が見込
まれている [32]。このことから、より低エミッタンスなビームを実現するためには、バンチ伸長用高調波空洞の導入
が必要となる。

表 2.1: KEK将来光源として想定した蓄積リングの基本パラメータ [42, 32]

Parameter Value

Energy (E0) 3 GeV

Horizontal emittance† (ϵx) 133 pm rad (without IBS)

315 pm rad (with IBS)

Vertical emittance† (ϵy) 8.2 pm rad (with IBS)

Average beam current (Iavg) 500 mA

RF frequency (frf) 500 MHz

Harmonic number (h) 952

Circumference (C) 570.7 m

Energy loss per turn (U0 = Ubend + UID) 851 keV

Energy loss at bending magnets (Ubend) 298 keV

Energy loss at IDs (UID) 553 keV

Momentum compaction factor (αc) 2.2× 10−4

Betatron tune (νx, νy) 48.58, 17.62

Radiation damping time (τx, τy, τz) 29.3 ms, 38.3 ms, 22.6 ms (without IDs)

12.0 ms, 13.3 ms, 7.0 ms (with IDs)

Relative energy spread (σϵ) 7.3× 10−4 (without IDs)

8.2× 10−4 (with IDs)

*ID: insertion device, IBS: intrabeam scattering
†calculated without harmonic cavities and IDs

2.3.2 高調波空洞によるバンチ伸長の効果
Double RFシステムをKEK-LSに導入した場合のバンチ伸長効果を評価する。表 2.2にKEK-LSで検討されたRF

システムのパラメータを示す。主 RF電圧の振幅 Vc,1 は、運転上要求される bucket heightから決められた [32]。高
調波次数 nは double RFシステムによるバンチ伸長の原理上、任意に選択できる。しかし、高調波 RF電圧と主 RF

電圧の比を示す (2.7)式より、次数 nが高い高調波空洞の方が低い高調波 RF電圧で済むためこの点では nは大きい
方が有利である。一方、次数 nが高くなっていくと、それに比例して空洞の直径が小さくなっていくため製作が困難
になるほか、次章で示す過渡的電圧変動の影響が大きくなる。こうした理由から、表 1.2で示した通り RF周波数が
500 MHz前後の蓄積リングでは、3倍高調波 (n = 3)に相当する 1.5 GHz帯の空洞が採用されている。尚、RF周波
数が約 350 MHzと低めの ESRF-EBSや APS-Uでは 4次高調波空洞が検討されている [56, 58]。KEK-LSは RF周
波数 500 MHzで設計されているため、高調波次数 n = 3を選んだ。
高調波空洞の同期位相 nϕnはビームを減速する位相となっており、ビームから高調波空洞へエネルギーが供給され
る形となる。これを補うため、主空洞の同期位相 ϕ1は高調波空洞がない場合の値 (1.223 rad)よりやや負荷が大きく
なる方向にずれる。
表 2.2を元に計算したポテンシャル関数 Φ(τ)は図 2.3に、平衡状態におけるバンチ内粒子分布 ρ(τ)は図 2.6に既
に示した。図 2.6において、高調波空洞がない場合における自然 rmsバンチ長は 9.52 psであるのに対して、3次高
調波空洞を導入すると 42.56 psとなり約 4.5倍のバンチ長が得られることになる。
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表 2.2: KEK-LSにおける RFシステムのパラメータ

Parameter Value

Harmonic (n) 3

Main RF voltage (Vc,1) 2.5 MV

Harmonic RF voltage (Vc,n) 777 kV

Ratio of the harmonic RF voltage to the main RF voltage (k) 0.311

Synchronous phase in the main cavity (ϕ1) 1.178 rad

Synchronous phase in the harmonic cavity (nϕn) −1.708 rad

2.4 高調波空洞に対する要求性能
本章の最後に高調波空洞に対する要求性能をまとめる。表 2.3に高調波空洞に対する要求仕様を示す。まず、共振
周波数はRF周波数 500 MHzの 3倍高調波であるから 1.500 GHzである。高調波RF電圧は合計で 777 kV必要であ
ることは表 2.2で既に示した。高調波空洞の運転上必要な共振周波数の調整可能幅はおよそ 1 MHzと見積もられる
が、詳細は第 5章で議論する。壁損失電力は空洞の水冷設計を考慮すると、空洞 1台当たりおよそ 10 kW程度に抑
えたい。KEK compact ERLで使用されている 1.3 GHzバンチャー空洞 [82]では、これと同程度の壁損失 7 kWま
での大電力運転で問題ないことがわかっている。尚、TM020型空洞は表面積が大きいため、TM010型空洞よりも許
容できる壁損失電力は大きい。
本研究では、高調波空洞に入力カップラーを搭載し外部からRF電圧を励振可能とする運転方式 (active operation)

で運用することを想定している。2.3.2節で見たように、バンチ伸長用高調波空洞ではビーム側から電力を供給され
るため、入力カップラーを付けない運転方式 (passive operation)で運用されることも多い。しかし、ビーム電流の変
更など蓄積リングの運転条件が変わった場合十分な高調波 RF電圧を励振できない恐れもある。Active operationの
場合、様々な運転条件においても十分な RF電圧を励振できるうえ、バンチ伸長に有害な過渡的電圧変動を抑制する
feedforwardシステム [42]も導入可能である。こうした点から、active operationによる高調波空洞の運用が望ましい
と考える。第 5章にて議論を行うが、入力カップラーの結合定数の要求値は 0.3前後である。
高調波空洞に起因する結合バンチ型ビーム不安定性を抑えるため、高調波空洞における寄生モードの結合インピー
ダンスを低減する必要がある。KEK-LSにおける結合インピーダンスの低減目標は、縦方向で ω/(2π)Re[Z∥(ω)] <

12.2 GHz · kΩ、横方向で Re[Z⊥(ω)] < 116 kΩ/mである。この目標値は蓄積リングに導入される全高調波空洞の結
合インピーダンスの総和の上限値であり、この値の決め方は第 6章にて説明する。縦方向の放射減衰時間が長くなっ
た影響で、特に縦方向の減衰性能の目標が厳しい数値となっている。

表 2.3: 高調波空洞に対する要求仕様

Parameter Value

Frequency 1.500 GHz

Total harmonic RF voltage 777 kV

Wall loss power per cavity ∼10 kW

Changeable range of the resonant frequency 1 MHz

Coupling coefficient ∼0.3

Coupling impedances of all harmonic cavities

Longitudinal ω/(2π)× Re[Z∥(ω)] < 12.2 GHz · kΩ
Transverse Re[Z⊥(ω)] < 116 kΩ/m
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第3章 TM020型高調波空洞

第 2章で示したバンチ伸長の原理から、主 RF電圧と高調波 RF電圧の振幅・位相関係が flat potential条件を満た
すことがバンチ伸長において重要であることがわかる。しかし、蓄積リングの電子バンチのフィルパターンが非一様
である場合、RF電圧がフィルパターンによる変調を受ける。そのため、各バンチごとに主RF電圧及び高調波RF電
圧の振幅・位相関係が変動する（過渡的電圧変動）。特に、本研究で検討する 1.5 GHz帯またはそれ以上の帯域の高
調波空洞では過渡的電圧変動が大きくなることから、通常の常伝導高調波空洞ではバンチ伸長効果が著しく制限され
てしまう [70, 71]。
この過渡的電圧変動を低減する観点から、本研究では TM020型の高調波空洞を提案する。この空洞方式は元々、

SPring-8の次期計画 SPring-8-IIにおいて主加速空洞として使用する目的で開発されたものである [43, 44]。一般的な
空洞では最低次の TM010共振モードが加速モードとして使用されるが、TM020型空洞では高次の TM020共振モー
ドを使用する。高次の共振モードを使用することにより、空洞の直径が大きくなるため空洞の体積も大きくなる。こ
れにより空洞内に蓄えられる電磁場エネルギーが増加するため電圧変動を抑制できる。これに加えて TM020型空洞
では、TM020モード特有の電磁場分布を利用することにより、コンパクトな寄生モード減衰機構を搭載することが
可能である [43]。
本章では、まず円筒型空洞における TM020共振モードの電磁場分布を示す。その後、TM020型空洞の過渡的電圧
変動の低減効果、及び本空洞の寄生モード減衰機構について解説する。

3.1 円筒型空洞におけるTM020モード
最初に、最も基本的な空洞形状である円筒型空洞の共振モードについて説明する。そもそも空洞とは金属表面に囲
まれた空間を指す。金属表面に覆われた境界条件の下Maxwell方程式を解くことにより、各空洞形状における共振
モードの電磁場分布が計算される。円筒型空洞のような対称性の良い場合は解析的にMaxwell方程式を解くことがで

図 3.1: 円筒座標系 (r, θ, z)
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きるが、一般的な空洞形状においては有限要素法を用いた数値計算により各共振モードの電磁場分布を求めることが
一般的である。現在では、CST MW Studio[78]やHFSS[79]等の電磁場シミュレーションソフトにより複雑な形状下
での共振モードの計算が可能である。
さて、軸対称である円筒型空洞内の電磁場分布を記述するには、図 3.1に示す円筒座標 (r, θ, z)が最も便利である

(r > 0, 0 ≤ θ < 2π)。この図の z軸を円筒型空洞の対称軸に取るものとする。円筒型空洞では、電場が z軸方向の成
分を持たない TE(transverse electric)モードと、磁場が z軸方向の成分を持たない TM(transverse magnetic)モード
に分けられる。加速器では通常、図 3.1の z軸をビーム軸、つまりビームが通過する軸に取る。そのため、ビームの
加速に使用する共振モード（加速モード）としては TMモードを使用する。金属表面及び媒質は無損失であると仮定
すると、円筒型空洞の TMmnpモードの電場 (E
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と書ける [80]。ここで、E0, θ0, ϕ0は任意のパラメータ、Jm(x)は第 1種m次Bessel関数、Rは円筒の半径 (0 ≤ r ≤ R)、
dは円筒の軸方向の長さ (0 ≤ z ≤ d)、xmn は Jm(x)の n番目の根、ϵ, µはそれぞれ空洞内の媒質の誘電率及び透磁
率である。また、mは電磁場分布がm回回転対称であること、nは動径方向に n− 1個電磁場に節があること、pは
z軸方向に節が p個あることを示している。
TM020モードの電磁場は、上式においてm = 0, n = 2, p = 0を代入した場合に相当する。TM020モードの電場、
磁場分布を図 3.2に示す。左図は空洞を横から見たときの電場べクトルを、右図は空洞を正面から見たときの磁場べ
クトルを示す。電場、または磁場がゼロとなる半径方向の位置が存在し、その位置を挟んで電場、磁場の向きが反転
していることが確認できる。
ここで、最低次のTM010モードを加速モードとして使用する円筒型空洞と、TM020モードを使用する円筒型空洞の
大きさを比較してみる。両者が同じ加速モードの共振周波数を持つ場合、空洞の半径は x02/x01 = 5.520/2.405 ≈ 2.3

倍だけTM020モードを使用する空洞の方が大きい。さらに両者の体積を比較すると、(x02/x01)2 ≈ 5.3倍だけTM020

モード使用の空洞の方が大きい（但し、空洞長さが同じ場合）。こうした TM020型空洞の特性がもたらす利点を以降
の節で示す。

23



Node of magnetic field

Node of electric field

図 3.2: 円筒型空洞の TM020 モードの電磁場。左: 電場（側面）、右: 磁場（正面）。矢印は、
TM020モードの電場と磁場のベクトル場を表し、矢印の長さは電磁場の相対強度を示す。

3.2 過渡的電圧変動とTM020型空洞による低減効果
TM020型空洞の 1つ目の特長として、過渡的電圧変動の低減が挙げられる。まず、この過渡的電圧変動について説
明する。ビーム運転中つまり一定のビーム電流を蓄積した状態の蓄積リングにおいて、加速空洞内に励起される RF

電圧は 2つの寄与からなる。1つ目は、クライストロン等の空洞外部の大電力高周波発生装置から高周波を空洞内に
投入することにより励振される generator電圧である。そして、2つ目は蓄積ビームが空洞を通過する際に発生する
ビーム誘起電圧である。これを数式で表すと、

V⃗c = V⃗g + V⃗b (3.3)

と書ける [69]。ここで、V⃗c は合計 RF電圧、V⃗g は generator電圧、V⃗b はビーム誘起電圧である。式 (3.3)において、
空洞内部に誘起される電圧 V⃗ は振幅 |V⃗ |と位相 arg V⃗ の 2つのパラメータを持つため、ベクトル表記で表した。ビー
ム電流が一定に保たれているとすると、generator電圧も基本的に一定に保つよう制御される。また、各バンチが等
間隔に且つ等電荷で蓄積されている場合は、ビーム誘起電圧も一定である。しかし実際の蓄積リングでは、イオント
ラッピングによるビーム不安定性を抑制することを主な目的として、バンチを蓄積しない箇所（バンチギャップ）を
設けている場合が多い。イオントラッピングとは、ビームダクト内の残留気体が電離することにより生じたイオンが、
ビームが作るポテンシャルによってトラップされる現象であり、ビーム不安定性やエミッタンス増大等の原因となる。
この現象を緩和する手段として、バンチギャップを取り入れたバンチフィルパターンが多く採用されている。
電子バンチのフィルパターンが一様でない場合、過渡的電圧変動 (transient beam loading)と呼ばれる、ビーム誘
起電圧の振幅と位相が時間的に変化する現象が発生する。第 1章で既に述べたように、この過渡的電圧変動は double

RFシステムによるバンチ伸長効果を著しく低下させることが、ALSでのビームコミッショニングの結果から明らか
になっている [70, 71]。過渡的電圧変動により、各 RFバケットにおいて主 RF電圧と高調波 RF電圧の振幅比や位相
関係が変動するために、第 2.2節で示したようなバンチ伸長に最適な条件が満たされないためである。

24



図 1.2(a)で示した ALSの周波数 1.5 GHzの 3次高調波空洞は、空洞の体積が小さく過渡的電圧変動が非常に大き
くなる。その理由は加速モードの loss factor k0を使用して次のように説明できる。電荷 qbのバンチが空洞を通過す
るとき、その前後のビーム誘起電圧の変化は∆Vb = 2qbk0 と表せられる。この∆Vb が大きいほど、バンチギャップ
による過渡的電圧変動も大きくなる。ここで、加速モードにおける R/QをRsh/Q0、共振角周波数を ωres、蓄積エネ
ルギーをW、空洞電圧を Vc とおくと、loss factorは

k0 =
1

4
ωres

Rsh

Q0
=

1

4

V 2
c

W
(3.4)

と書ける [69]。体積が小さい高調波空洞では、蓄積エネルギーW も小さくなるため、過渡的電圧変動が増大する。
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図 3.3: バンチギャップによる過渡的電圧変動の評価結果（計算方法については付録 Dを参照）。
計算は、平均ビーム電流 500 mA且つフィルパターンとして 3.15% (60 ns)のバンチギャップを 2

箇所に対称に導入した場合。上段が各 RFバケットに蓄積されたバンチ電荷を示す。また、中段
が高調波 RF電圧の振幅、下段が高調波 RF電圧の位相を示し、青の破線がALS高調波空洞、橙
色の実線が TM020型高調波空洞の計算結果を示す。仮定した高調波空洞のパラメータは表 D.2

に示す。

25



過渡的電圧変動を低減するためには、使用する全高調波空洞合計の R/Qを低くする必要がある。一方、バンチ伸
長に必要な高調波RF電圧を発生させるには、合計のシャントインピーダンスが十分高い必要がある。このことから、
高調波空洞は、低 R/Qで且つ高 Q値であることが求められる。考えられる方法の 1つとして、超伝導の高調波空洞
を導入することが挙げられる。超伝導空洞では空洞の Q値を常伝導空洞に比べ 104 倍程度のオーダーで高くなるた
め、R/Qが低い空洞形状でも十分なシャントインピーダンスを得ることができる。実際に、SLS[51], Elettra[52]と
いった放射光源では、超伝導高調波空洞が導入された。一方、超伝導空洞はクライオモジュールやヘリウム冷凍設備
が必要となることや、ダストの混入などで空洞性能が低下するなど製作・運用上のコストが大きい。2つ目の方法と
して、KEKB加速器で導入された常伝導 ARES空洞 [75]の方式を高調波空洞に導入することが考えられる。ARES

空洞は、加速を行う加速空洞に加え、エネルギー貯蔵空洞及びこれら 2空洞を結合させる結合空洞の 3台の空洞から
なる。貯蔵空洞に電磁場エネルギーを蓄えることによって、低 R/Q、高 Q値が実現されている。一方、ARES空洞
を高調波空洞として使用する場合、3空洞から構成され、且つ複雑な高次モード減衰機構を備えたシステムであるこ
とから、多くの要素を開発しなくてはならないという難点がある。
開発がより小規模で、且つ過渡的電圧変動を抑制できる空洞として TM020型空洞が挙げられる。TM020型空洞は
前述した通り、ALS高調波空洞のような TM010モードを使用する空洞よりも体積がおよそ 4–5倍に増加するため、
低 R/Q、高 Q値が実現できる。KEK-LSで通常の TM010モードを加速モードとして用いる高調波空洞を使用した
場合と TM020型高調波空洞を使用した場合における過渡的電圧変動の計算結果を図 3.3に示す（計算方法について
は付録 Dを参照）。TM010型の空洞としては、第 1章の図 1.2(a)で照会した ALSの高調波空洞のパラメータを仮定
した。計算では KEK-LSで約 3%(60 ns)のバンチギャップを 2箇所に対称に導入したと仮定した。TM020型空洞で
は、通常の TM010型空洞に比べておよそ 1/5程度に低減できる。
さらに、図 3.3の過渡的電圧変動を考慮した場合における各バンチの rmsバンチ長を図 3.4に示す（計算方法につ
いては付録Dを参照）。赤色の横線はバンチギャップがない場合における高調波空洞導入時のバンチ長 (42.56 ps)、緑
の横線は高調波空洞がないの場合における自然バンチ長 (9.52 ps)を示す。ALSでの測定例（図 1.3）でも確認された
ように、バンチトレインの中心付近で最もバンチ伸長率が大きい一方、トレインの先頭と後方のバンチ伸長率が低い
ことがわかる。TM020型高調波空洞と ALS高調波空洞での評価結果を比べると、TM020型高調波空洞の方がバン
チ伸長率が高いことがわかる。高調波空洞なしの場合の自然バンチ長からの伸長率で比べると、ALS高調波空洞では
1.6–3.9倍である一方、TM020型高調波空洞では 2.3–4.4倍に改善される。
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図 3.4: 過渡的電圧変動を考慮した場合における各バンチの rmsバンチ長の評価結果。青の破線
が ALS高調波空洞、橙色の実線が TM020型高調波空洞を使用した場合の計算結果を示す。赤の
一点鎖線はバンチギャップがない場合における高調波空洞導入時のバンチ長 (42.56 ps)、緑の一
点鎖線は高調波空洞がないの場合における自然バンチ長 (9.52 ps)を示す。計算の設定は図 3.3と
同じである。図は蓄積リングの半周分の RFバケットを示した。
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3.3 寄生モード減衰機構
本論文では、運転に使用される加速モード以外の空洞共振モード（高次モード及び低次モード）を寄生モードと呼
ぶことにする。高調波空洞の寄生モードは、結合バンチ型ビーム不安定性の原因となる。この不安定性については第 6

章で詳しく述べる。この不安定性を抑制するためには、加速モードの性能を妨げることなく、寄生モードを強力に減
衰する必要がある。現在までに多くの寄生モード減衰機構を実装した空洞（減衰型空洞、damped cavity）が提案、運
転されている。例として、choke-mode cavity[73]、PF現空洞 [74]、ARES空洞 [75]、European damped cavity[76]、
ATF空洞 [77]等が減衰型空洞として挙げられる。こうした減衰型空洞では、寄生モードを取り出すための導波管が
空洞に取り付けられ、終端に設置される電波吸収体にて寄生モードのエネルギーを吸収するか、またはビームポート
に電波吸収体を取り付けて寄生モードのエネルギーを吸収している。
TM020型空洞では 3.1節で示した TM020加速モードの電磁場分布を利用することにより、主に 2通りの方法が考
えられる。第一の方法としては、加速モードの磁場の節の位置に同軸線路型の寄生モード減衰用スロットを取り付け
る方式（スロット方式）である。この方式は SPring-8の 508-MHz TM020型空洞 [43, 44]においてはじめて提案さ
れた方式である。第二の方法は、加速モードの電場の節の位置にロッドアンテナを設置して減衰する方式（ロッド方
式）である [67]。これら 2方式の比較検討の結果、加速モードのQ値や、寄生モードの減衰性能がスロット方式の方
が優れていることがわかったため [66]、本高調波空洞でもスロット方式を採用した。

Beam port Beam port

RF absorberRF absorber

Slots for parasitic-mode damping

図 3.5: スロット方式を採用した寄生モード減衰型 TM020型空洞と加速モードの磁場分布

スロット減衰方式を採用した TM020型高調波空洞における加速モードの磁場分布を図 3.5に示す。空洞前後に配
された同軸スロットの終端に RF吸収体が設置される。RF吸収体はあえて空洞側から隠れた位置に設置する。これ
は、空洞表面から放出された電子がスロット入口付近の加速モードの電場で加速され、RF吸収体がチャージアップ
するのを避けるためである。
図 3.5からわかるように、加速モードは同軸スロットの伝搬モードと基本的に結合せず、RF吸収体の影響を受け
ない。一方で多くの寄生モードはスロットの伝搬モードと結合するため RF吸収体により強く減衰することが可能で
ある。
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第4章 KEK将来光源に向けたTM020型高調波空洞

前章で TM020型空洞の高調波空洞としての利点について説明した。本章では、KEK将来光源で本高調波空洞を
導入することを念頭に、空洞の初期検討を行う。本論文の電磁場シミュレーションは全て、3次元電磁場シミュレー
ションソフト CST MW Studioまたは CST Particle Studioを用いて行った。

4.1 初期検討におけるTM020型高調波空洞のパラメータ
TM020型高調波空洞の初期検討について述べる。空洞形状の決定に必要なパラメータは表 2.3に示してある。こ
れらの要求仕様を踏まえて、仮に決めた TM020型高調波空洞の形状を図 4.1に示す。また、TM020加速モードの基
本パラメータを表 4.1に示す。電磁場計算は CST MW Studio, Eigenmode Solverを用いた。円筒型形状を基本とし
て、ビームポートを前後に搭載した形状である。円筒型空洞の共振周波数の計算式から、TM020モードの共振周波
数を 1.5 GHzに合わせるためには空洞の直径はおよそ 355 mmとなる。シャントインピーダンスが高調波空洞 1台
当たり 2.1 MΩの場合、これを 5台導入すれば 1台当たり約 11.5 kWの壁損失電力で合計 777 kVの高調波 RF電圧
を発生できる。そこで、これ以降の空洞設計では高調波空洞を 5台導入することを考慮して検討を進める。
高調波空洞に由来する結合バンチ型不安定性を防ぐため、寄生モードの内TM020モードより周波数が高い高次モー
ドは、電磁場分布が非常に複雑になるために同軸スロットによる減衰を逃れるものも存在する。そのため、高次モード
はできるだけビームポートの伝搬モードと結合させてビームポート側に逃がしたい。そうすることで、ビームポート
にRF吸収体を設置して高次モードによる不安定性を防ぐことができる。ビームポートの直径は 52 mmと、KEK-LS

で想定されるビームダクトの内径 25 mm [32]よりも約 2倍大きい寸法を設定した。ビームポート径 52 mmの場合、
単極の伝搬モード TM01モードの遮断周波数が 4.41 GHz、双極の伝搬モード TE11モードの遮断周波数が 3.38 GHz

となる。また、空洞内に残る高次モードの数をできるだけ減らすため、空洞長 (78 mm)は比較的短い設計とした。

表 4.1: 図 4.1の内面形状における加速モードのパラメータ

Parameter Value

Resonant frequency (fres,n) 1.499 5 GHz

Unloaded Q (Q0,n) 32,000

R over Q (Rsh,n/Q0,n) 65.7 Ω

Shunt impedance (Rsh,n) 2.1 MΩ
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図 4.1: 初期検討における寄生モード減衰型 TM020型高調波空洞の形状（単位: mm）

4.2 寄生モード減衰用RF吸収体
4.2.1 RF吸収体の特性
ここで、TM020型高調波空洞で使用する RF吸収体について触れておく。寄生モードを減衰するためには、数百

MHzから数GHzの周波数帯域において電波吸収特性を有する物質が必要である。つまり、この周波数帯域において
複素誘電率 [ϵ(ω) = ϵ′(ω) + iϵ′′(ω)]または複素透磁率 [µ(ω) = µ′(ω) + iµ′′(ω)]の虚数部 ϵ′′, µ′′ が大きい物質は RF吸
収体として利用できる可能性がある。誘電率の虚数部が大きい場合は電場による損失（誘電損失）が発生する一方、
透磁率の虚数部が大きい場合は磁場による損失（磁性損失）が発生するということを意味する。そのためどちらを選
択するかは、寄生モードの電磁場分布に応じて決められる。近年の加速器では炭化ケイ素 (SiC)やフェライト (ferrite)

が RF吸収体としてよく用いられており、前者は誘電損失、後者は磁性損失が大きい特性を持つ。
TM020型空洞の場合、同軸スロットは寄生モードと磁場的に結合する。そのため、磁場を吸収するフェライトが

RF吸収体として適している。フェライトの特性例として、TDK社製のフェライト IB004の複素比誘電率、複素比
透磁率の周波数依存性を図 4.2に示す。各点が文献 [83]での測定結果を示す。周波数 1 GHzで比透磁率の虚数部がお
よそ 11と高く、良好な電波吸収特性が認められる。実際に IB004は、KEKB加速器の超伝導空洞の高次モード吸収
体 [84]として、または SuperKEKB加速器の高次モード吸収チェンバー [83]として使用された実績がある。
第 5章の TM020モードの RF吸収体での損失に関する検討、及び第 6章の結合インピーダンスの評価においては、
この IB004の周波数特性を仮定しリング状の形状で電磁場シミュレーションを実施した。CSTでは、この ϵr, µrの測定
データをシミュレーションに反映する際、実測データの補間関数を使用するのではなく、1次Debye型や Lorentz型の
関数でフィッティングし、その関数を電磁場計算に用いる。これは、物理現象の因果律から要請されるKramers-Kronig

の関係式を ϵと µが満たすことを保証するためであろう。
本空洞の電磁場計算では、フェライトの誘電率及び透磁率を 1次 Debyeモデル

ϵr(ω) = ϵ∞ +
ϵs − ϵ∞
1− iωτϵ

, µr(ω) = µ∞ +
µs − µ∞

1− iωτµ
(4.1)
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でデータフィッティングを行った。誘電率は（100 MHzから 10 GHz帯で）ほぼ一定値の ϵr = 8.0 + 0i、透磁率は
µs = 49.6, µ∞ = 1.0, τ = 0.63× 10−9 sである。
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図 4.2: IB004の複素誘電率 ϵr = ϵ′r + iϵ′′r（上図）と複素透磁率 µr = µ′
r + iµ′′

r（下図）。丸、三角
点で示した測定値は参考文献 [83]のデータを転載した。また、CSTのシミュレーションで使用し
た値を実線及び破線で示す。

4.2.2 RF吸収体での吸収可能な電力の推定
参考文献 [83]で報告された IB004の大電力高周波試験を元に、RF吸収体の吸収電力の許容値を推定する。電力許容
値は、RF吸収体の冷却条件などにも依るが、初期検討としてまずこの大電力試験から吸収可能な電力の上限を見積も
ることにする。この高周波試験では水冷された銅基板上にフェライトをろう付けした条件で、18 mm×18 mm×5 mm

のフェライトブロック 1個当たり約 20 Wの電力を吸収したと報告されている。これを単位体積当たりに換算すると、
12.3 W/cm3 となる。初期検討では、RF吸収体は円環の形状で簡略化した。この形状の場合、空洞 1台に設置され
る RF吸収体の体積は合計で 113 cm3 である。よって、RF吸収体で吸収可能な電力は空洞 1台当たり約 1.4 kWと
なる。寄生モードの電力は、付録 C.3.3節に示す loss factorの計算からおよそ 440 Wと見積もられ、吸収可能電力
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の 3割程度となる。また次章で説明する理由から、加速モードにおいても RF吸収体での電力損失が発生する。加速
モードの壁損失が 10 kW程度であるから壁損失の 2―3%程度が RF吸収体で損失しても、吸収電力としては問題な
いと考えられる。
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第5章 寄生モード減衰機構のTM020加速モードへの
影響

前章で述べたように、寄生モード減衰用の同軸型スロットの動径方向の位置は、TM020加速モードの磁場の節の
位置に合わせてある。そのため、空洞内面が軸対称であれば加速モードの電磁場がスロット内の奥深くまで伝搬する
ことはない。しかしながら実際の空洞には、共振周波数を調整する周波数チューナー、空洞内に電力を投入する入力
カップラー、真空排気用のポート等が取り付けられるため厳密には軸対称ではない。軸対称性が崩れると、後述する
理由により加速モードの電磁場がスロット内の奥まで浸み出し、RF吸収体で損失してしまう。この電力損失が大き
いと加速モードの Q値が低下するのと同時に、RF吸収体が破損する恐れがある。
本章では、まず軸対称性を崩すような摂動が与えられたときの加速モードの磁場分布の変化について定性的な議論
を行う。その後、周波数チューナーと入力カップラーに関して本研究で考案した対処方法について述べる。

5.1 軸対称性が崩れたときの加速モードの変化
TM020型空洞の軸対称性が崩れる例として、ここでは周波数チューナーを空洞内に突き出した場合を考える。周
波数チューナーは加速モードの共振周波数を調整するための装置であり、円筒状の金属製プランジャーを空洞内部に
突き出すかまたは外側に引き出すことにより周波数を調整する。
この摂動が加速モードの磁場に影響を及ぼすが、その模式図を図 5.1に示す。まず 1つ目の変化として、図 5.1(a)

のように磁場の節の位置が動径方向に移動する。さらに、図 5.1(b), (c)のように磁場の節の形状が変化する。これら
の磁場の節の変化は、空洞の内面形状が非軸対称になることにより加速モードの電磁場分布が変形することに起因す
る。これに加えて、加速モードの共振周波数の近くに別の共振モードが存在する場合には摂動の影響により、その近
くのモードが加速モードに混合する効果が生じる場合がある [86]。図 5.1(a), (b), (c)はそれぞれ、加速モードの角度
依存性を示す指数mに関して、単極 (m = 0)、2極 (m = 1)、4極 (m = 2)の成分の変化であると解釈できる。

Tuner

Perturbed magnetic node
Unperturbed magnetic node

(a) (b) (c)

Cavity

図 5.1: チューナー挿入時の加速モードの磁場の節の変化。破線はチューナーがない場合の磁場の
節の位置、実線はチューナーの挿入による摂動を受けたときの磁場の節の位置。(a) 磁場の節の
半径方向の移動、(b)加速モードに 2極成分が混ざることによる磁場の節の変形、(c)加速モード
に 4極成分が混ざることによる磁場の節の変形。
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この摂動の効果によって、加速モードと寄生モード減衰用同軸スロットとの結合が無視できなくなる。摂動による
非軸対称成分 (m = 1, 2, · · · )の混合により、加速モードは同軸スロットの各伝搬モードと結合するためである。同様
の現象は、KEKB向けに初期に開発された choke mode cavityにおいても報告されている [87]。ここで、同軸スロッ
トにおける各伝搬モードの磁場分布を図 5.2に、遮断周波数と管内波長を表 5.1に示す。加速モードの共振周波数 1.5

GHzよりも遮断周波数が低い伝搬モードは TEM, TE11, TE21, TE31モードである。加速モードに混ざった単極、2

極、4極、そして 6極成分がそれぞれ TEM, TE11, TE21, TE31伝搬モードと結合する。これらの伝搬モードと結合
すると、スロット内に加速電磁場の一部が浸入することになり、RF吸収体で加速モードの電力損失が発生してしま
う。また、遮断周波数が 1.5 GHzより高い TE41モードにおいても、遮断周波数が 1.5 GHzに近いため減衰長さが
135 mmと長く電力損失の原因となりうる。スロットをより長くした場合、TE41モード以上の減衰モードによる電
力損失は抑えることができるが、TE31モード以下の伝搬モードによる電力損失は依然として残ってしまう。
ここでは、チューナーを突き出したときを例に取り解説したが、逆にチューナーを引き抜いたときや入力カップ
ラーを取り付けた場合においても同様の現象が発生する。4.2.2節で示したように、加速モードの RF吸収体での損失
(Pabs)は壁損失 (Pwall)の 2%程度であれば許容できると考えられる。そこで周波数チューナーと入力カップラーの設
計では、やや大雑把ではあるが、周波数チューナーのみを取り付けたときに、また入力カップラーのみを取り付けた
ときに損失比 Pabs/Pwall を 1%以下にすることを目標とした。本研究では周波数チューナーと入力カップラーについ
て、まずこれらの機構を空洞に導入した際の加速モードの RF吸収体での電力損失を評価し、その電力損失をできる
だけ低減する対策をそれぞれ考案した。

TEM mode TE11 mode

TE21 mode TE31 mode

図 5.2: 寄生モード減衰用スロットにおける伝搬モードの磁場の横方向成分。2つの同心円はそれ
ぞれ、同軸線路型スロットの内導体と外導体を示す。矢印は磁場のベクトル場を表し、長さは磁
場強度を示す。
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表 5.1: 寄生モード減衰用同軸スロットの各伝搬モードの遮断周波数 fc 及び管内波長 λ =

c/
√
f2 − f2c。管内波長は周波数が 1.5 GHzのときの値。管内波長が虚数となる場合は evanescent

モードとなり、電磁波の進行方向 zについて e−2πz/|λ| に従って減衰する。

Mode Cut-off frequency fc (GHz) Wavelength at 1.5 GHz λ (mm)

TEM 0 200

TE11 0.385 207

TE21 0.771 233

TE31 1.156 314

TE41 1.541 −2πi× 135

5.2 周波数チューナーに関する検討
本節では、周波数チューナーに要求される性能について検討した後、周波数チューナー導入により発生する加速モー
ドの RF吸収体での電力損失を定量的に評価する。そして、電力損失低減のための対策について述べる。
周波数チューナーについては前節でも触れたが、もう少しその原理について説明する。空洞内に金属物体を挿入し
た場合における周波数変化は次のように書ける [88]。

∆f

f0
≈
˝

∆V
(µH2 − ϵE2)dV

4W
(5.1)

ここで、f0は無摂動状態（金属を挿入する前）の空洞の共振周波数、∆f は摂動による f0からの周波数変化、∆V は
物体の挿入により除かれた微小体積、H及び Eは無摂動状態における共振モードの電場と磁場、W は空洞内に蓄積
された電磁場エネルギーである。ここでは 1つの空洞共振モードの電磁場が空洞内に存在すると仮定した。上式は、
磁場が強いところに金属を挿入すると共振周波数は上昇し、電場が強いところに挿入すると共振周波数は下がるとい
うことを意味している。TM010や TM020モードを加速モードとして使用する空洞では、空洞外周付近は磁場が強い
ため、プランジャーを空洞内に挿入すると加速モードの共振周波数は上昇し、引き抜くと低下する。
本空洞の周波数チューナーとしては、共振周波数が 1.5 GHzに近い compact ERL用バンチャー空洞（周波数 1.3

GHz）のチューナー設計を採用することにした。バンチャー空洞の周波数チューナーはプランジャー径が 38.6 mm

で、この寸法は 500 MHzのKEK PF 2.5 GeVリング加速空洞のチューナーを 1.3 GHzへスケーリングしたものであ
る。1.3 GHz用のプランジャー径を 1.5 GHz用にスケーリングしても大きな違いはないため、本研究では ϕ38.6 mm

のプランジャー径をそのまま採用した。プランジャーの先端部分は大電力高周波にさらされるため冷却が必要である
が、バンチャー空洞と同じ寸法を採用するため同様の水冷設計を採用できる。
尚、蓄積エネルギーW が大きい TM020型空洞では、TM010型空洞に比べて同じ周波数シフトを得るためには
チューナーをより大きく挿入する必要があることが予想されるが、これについては後で定量的に述べる。

5.2.1 周波数チューナーへの要求性能
最初に、高調波空洞において運転上要求される共振周波数の可変幅を見積もる。ここでは、(1)製作誤差、(2)熱膨
張による共振周波数変化の補償、(3)optimum tuningのために必要な周波数可変量を見積もる。

(1) 製作誤差
製作誤差は、空洞を製作したときに生じる周波数誤差を指す。ここでは、製作誤差による加速モードの共振周波数
の誤差は∆fmech = ±250 kHz以下となるようにするとして、それに必要な空洞半径の公差を見積もってみる。加速
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モードの共振周波数と空洞半径は反比例の関係であるため、空洞の半径が 177.56 mmとすると、対応する空洞の半
径の変化は

∆R = −∆fmech

fres,n
R = ∓250× 103 Hz

1.5× 109 Hz
× 177.56 mm = ∓0.03 mm (5.2)

となる。この空洞半径の公差は、現在の機械加工技術を考えると達成可能であると考える。実際に行った低電力モデ
ルの製作で達成した公差については、第 7章に示す。

(2) 熱膨張による共振周波数変化の補償
熱膨張による共振周波数の変化については、第 8.5節の熱・応力解析にて見積もる。結果のみ示すと、壁損失電力お
よそ 10 kWによる空洞の熱膨張と、空洞内を真空引きした際に空洞構造にかかる大気圧による応力により、約−210

kHzの周波数低下が見込まれる。そのため大電力投入時には、周波数チューナーにより+210 kHzだけ周波数を上げ
る必要がある。

(3) Optimum tuningのためのディチューン
空洞にビーム負荷がかかっているとき、加速モードの共振周波数を運転周波数（3次高調波空洞の場合 3frf）から
ある量ずらすことにより入力電力を最小にすることができる。この optimum tuningでは、加速モードの共振周波数
は高調波 RF周波数から

∆fopt = fres,n − nfrf = −nfrf
Iavg sinnϕn

2Vc,n

Rsh,n

Q0,n
(5.3)

のディチューンを行う [69]。表 4.1の空洞パラメータを使用すると、ビーム電流 500 mAのときこのディチューン量
は約+157 kHzと計算される。高調波空洞では通常の加速空洞と異なり、ディチューニング量が正であることに注意
が必要である。
空洞不使用時は、ビームが空洞に誘起する電圧を下げるとともに、加速モードに起因する結合バンチ不安定性を避
けるため、f0/2だけディチューンする（f0: 電子の周回周波数）。このときのディチューン量は ∆fopt = +263 kHz

である。

合計の要求される調整幅
製作誤差、熱膨張による周波数変化の補償、及び optimum tuningの寄与の合計

∆ftot = ∆fmech +∆fthermal +∆fopt (5.4)

は、空洞使用時では−250 kHzから+617 kHz、空洞不使用時では−250 kHzから 513 kHz必要となる。したがって、
必要な周波数可変幅は 900 kHz弱と見積もられる。設計検討では少し多めに見積もって、1 MHzの共振周波数調整
幅を目標とする。但し、可変範囲が +側と −側で非対称であるため、空洞製作時に共振周波数の目標値を設定する
際に注意が必要である。また前述の通り、周波数チューナーを取り付けたときに加速モードの吸収体での損失は、壁
損失の 1%以下に抑えることを目標とする。

5.2.2 周波数チューナー導入によるRF吸収体での電力損失
周波数チューナーの突き出しまたは引き抜きにより共振周波数を調整したときの加速モードの RF吸収体での電力
損失を評価した。電磁場計算は、CST MW Studio, Eigenmode Solverを使用し、図 4.1の内面形状にプランジャー
(ϕ38.6 mm)を取り付けた形状を仮定した。
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RF吸収体での損失と壁損失の比の計算結果を図 5.3に示す。共振周波数の調整量に従って RF吸収体での損失電
力が大きくなっていくことがわかる。目標とする 1 MHzの周波数調整量を確保しようとすると、最も吸収体での損
失が小さい 0 kHzの位置から±500 kHzの幅で周波数調整を可能とする必要がある。しかし、吸収体での損失を壁損
失の 1%以下に抑えようとすると、±230 kHz程度しか調整幅が確保できない。
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図 5.3: 共振周波数の調整量に対する加速モードの吸収体での損失 Pabs と壁損失 Pwall の比。直
径 38.6 mmのチューナーを 1つ使用した場合。点は CST, Eigenmode Solverで計算した点、実
線は 2次のフィッティングを示す。RF吸収体に関しては、図 4.2に示した IB004フェライトの特
性、及びリング型形状を仮定した。

また、TM020型空洞の蓄積エネルギーW が大きいことから、式 (5.1)右辺の分母が大きくチューナーの効きが悪
くなると考えられる。実際に、1.3 GHzバンチャー空洞ではプランジャーを 1 mm動かしたときの周波数変化が約
380 kHzなのに対して、図 4.1の 1.5 GHz TM020型空洞では約 140 kHz/mmで前者の約 37%である。そのため、よ
りプランジャーを突き出す必要があるため損失の拡大に繋がっていると考えられる。

5.2.3 電力損失低減のための対策
一般的には、空洞 1台につき周波数チューナーは 1台のみが搭載されることが多いが、本研究ではチューナーを複
数台使用することを考えた。前節で指摘したように TM020型空洞ではチューナーの突き出し量を増やす必要がある
ため、その点においてもチューナーの台数を増やすことは合理的である。また、チューナーを回転対称に複数台搭載
すれば、空洞内面の回転対称性が向上し電力損失の低減が期待できる。尚、一般的な加速空洞で加速モードとして使
用される TM010モードは、他の寄生モードと共振周波数が離れているため、モードの混合は問題とならない場合が
多い。一方、高次モードを加速モードとして使用する場合、加速モードの共振周波数が近接するモードと比較的近く
なるため、軸対称性の崩れが大きな問題となりうる。そのため、TM020型空洞のような RF空洞では、軸対称性の
崩れを抑制する対策がより重要となる。そこで、チューナーの配置パターンをいくつか考え、それぞれについての加
速モードと同軸スロットの伝搬モードとの結合度を計算した。
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本節では、チューナーを挿入したときにおける加速モードと同軸スロットの各伝搬モードとの結合度の評価について
述べる。最初に、各伝搬モードとの結合度の評価方法について述べる。本計算は、CST MW Studio, Frequency-domain

Solverを用いて行った。図 4.1に示した空洞形状において、同軸スロットを、同じ断面形状でより長い同軸線路に置
き換えた。そのシミュレーションモデルを図 5.4の左図に示す。空洞前後の同軸線路の端をWaveguide Portに設定
した（図 5.4右の Port 1, 2）。これにより電磁波の入力を行うことができ、また Portの方に返ってくる電磁波は完
全吸収される。そして、TM020モードの共振周波数周辺の周波数帯で 2つの Portの内片方 (Port 1)から電磁波を
入力し、その反射係数の周波数依存性を計算した。このとき、入力電磁波は 1.5 GHzよりも遮断周波数が低い TEM,

TE11, TE21, TE31モードで入力し、壁損失はない条件（完全導体壁）で計算を実行した。この各伝搬モードにおけ
る反射係数から、付録 Bに記す方法により、加速モードと各伝搬モード間の外部 Q値を計算した。

Tuner

Slot (coaxial line)

Beam port

Cavity

RF input

RF output

Slot

Beam port

Port 1 Port 2

図 5.4: 加速モードと同軸スロットの伝搬モードとの結合度の計算のためのシミュレーションモデ
ル。

Without tuners One tuner

ϕ38.6 mm

Three tuners

Two tuners (180°) Two tuners (90°) Four tuners

180° 90°

図 5.5: チューナーの挿入位置（正面図）
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シミュレーションにおいて仮定したチューナーの配置を図 5.5に示す。チューナーの個数は 1台から 4台までを検
討し、それらの回転対称な配置を考えた。チューナー 2台の場合については 2回回転対称な配置に加えて、90度の間
隔を空けて配置した場合も合わせて検討した。それぞれの配置での違いを明瞭にするためチューナーの突き出し量は
全ての場合で、チューナーがない状態の共振周波数から+900 kHzとやや大きめに変化するように調整した。
シミュレーション結果として、まず反射係数の計算結果を図 5.6に示す。反射係数を図 5.6のように極座標表示で
プロットすると円を描く。この円の大きさが加速モードと当該の伝搬モードとの結合度の相対的な大きさを表す [88]。
チューナー 1台の場合を例にとると、加速モードとの結合が最も強いのは TE21モードで、2番目に TE11モード、3

番目に TEMモード、そして 4番目に TE31モードとの結合度が強い。一方、2つの異なるチューナー配置における
円の大きさを比べることはできない。例えば、チューナー 1台の場合の TEMモードの円と、チューナー 3台の場合
の TEMモードの円の大きさを比べることに意味はない。
結合度の大きさをより定量的に見積もるためには、外部Q値が有用である。同軸線路に対する加速モードの外部Q

値は、TM020モードの共振周波数 ωres,n、空洞の蓄積エネルギーW 及び、空洞から同軸線路の方へ放射される電力
Pext を用いて、

Qext,tot =
ωres,nW

Pext
(5.5)

と定義される。外部 Q値 Qext,tot は TEM, TE11, TE21, TE31モードからの寄与を合計した値であり、次のように
書ける:

1

Qext,tot
=

1

Qext1,TEM
+

1

Qext1,TE11
+

1

Qext1,TE21
+

1

Qext1,TE31

+
1

Qext2,TEM
+

1

Qext2,TE11
+

1

Qext2,TE21
+

1

Qext2,TE31

(5.6)

ここで、Qext1,p (Qext2,p)は、Port 1 (Port 2)における伝搬モード p = TEM,TE11,TE21,TE31の外部 Q値を表し
ている。空洞形状は前後対称であるため、Port 1と Port 2の外部 Q値は同じであるはずである。したがって、

Qext1,p = Qext2,p (5.7)

と書ける。各伝搬モード pの外部 Q値 Qext,p を、Port 1と Port 2での放射電力の合計
1

Qext,p
≡ 1

Qext1,p
+

1

Qext2,p
=

2

Qext1,p
=

Pext,p

ωres,nW
(5.8)

で定義する。ここで、Pext,pは Port 1と Port 2から伝搬モード pで放射される電力の合計であるから、各伝搬モード
の外部Q値の逆数 1/Qext,pはその伝搬モードによる電力損失に比例する。また、式 (5.5)の Pextは、図 5.3に示した
RF吸収体での損失電力 Pabsに相当する量であるが、Pextの計算では同軸線路が延長され且つ無反射終端となってい
る点で異なる。
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図 5.6: 各チューナー位置における反射係数の計算結果。チューナーがない状態から+900 kHzだ
け共振周波数が変化するようにチューナーの挿入量を調整したとき。

反射係数の計算結果から算出した、加速モードと各伝搬モードとの外部Q値を図 5.7に示す。逆数値をプロットし
ているので、プロットした値が大きいモードが加速モードとより強く結合することを意味する。また、合計の外部Q

値の値を表 5.2に示す。計算結果から、チューナーなしの場合を除き、全てのチューナー配置においてTEMモードの
外部Q値はほぼ同じ値 (1/Qext,TEM ≈ 1× 10−6)をとることに気付く。このことから、合計外部Q値の大小は TEM

モード以外の伝搬モードとどれだけ結合するかに依存する。
チューナー 1台の場合を見ると、加速モードは全ての伝搬モードと結合するため、最も 1/Qext,tot の値が大きく、
電力損失が最も大きい結果となった。特に 1/Qext,TE21 の値が大きいが、これはおよそ 1.38 GHzに 4極の空洞共振
モードである TM210モードが存在し共振周波数が TM020モードと近いために、そのモードとの混合が起こるため
であろう。
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図 5.7: 寄生モード減衰用スロットの各伝搬モードにおける TM020モードの外部 Q値の計算結
果。チューナーがない状態から+900 kHzだけ共振周波数が変化するようにチューナーの挿入量
を調整したとき。外部Q値は図 5.6の反射係数の計算結果を付録 B.1節及び B.2節に示した方法
で算出した。外部 Q値の逆数値が 1× 10−8 よりも小さいモードは、グラフの下の矢印で示す。

次に、チューナー 2台の場合を見てみる。2回回転対称の配置（180度の角度で配置）の場合、加速モードと最も
結合しやすい TE21モードとの結合を阻止できないため、1/Qext,tot の値はチューナー 1台の場合の 7割程度と、大
きな改善は見られない。一方、90度の角度で配置した場合では、1/Qext,totの値はチューナー 1台の場合の 3割程度
にまで低減された。これは、あえて 2回回転対称でないチューナーの配置にすることで TE21モードとの結合を阻止
できたことが大きい。これにより、TE11モードとの結合が発生するが、それは TE21モードよりも弱い結合である
ことが図 5.7の計算結果から明らかである。よって、チューナー 2台の場合は 90度の角度でのチューナー配置がより
好ましいという結果を得た。
最後に、チューナー 3台、そして 4台をそれぞれ回転対称に配置した場合を見てみる。チューナーを 3台にまで
増やすと、TEM モードとの結合が主要となり僅かに TE31 モードと結合する。TE31 モードの外部 Q 値の逆数値
1/Qext,TE31 は、TEMモード 1/Qext,TEM の約 12%である。チューナー 4台の場合は、TE31モードとの結合もなく
なるが、そもそも大きくな寄与ではないため、3台と 4台の場合の合計外部 Q値 1/Qext,tot の変化は 13%程度であ
る。実際はチューナー 4台の場合、本計算には含まれていない減衰モードである TE41モードによる寄与も僅かにあ
ると考えられるため、3台と 4台の場合の変化はより小さくなるはずである。また、チューナー 4台の導入のために
は、チューナーだけで 4カ所のポートを空洞に設ける必要があり、さらに次節で述べる入力カップラー用のポートや
排気ポートの設置も必要であるから、機械設計が困難になることが予想される。チューナーを 3台から 4台に増やし
ても電力損失は大きく改善されないことや機械設計の困難さを鑑みて、この時点でチューナー 4台は議論から除いて
も良かろう。
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表 5.2: 各チューナー配置における合計外部 Q値の逆数値 (1/Qext,tot)

Number of tuners 1/Qext,tot (×10−6)

0 0.175

1 5.56

2 (180 deg) 4.03

2 (90 deg) 1.77

3 1.14

4 0.990

図 5.8に 2つのチューナーを 90度または 180度に挿入した場合と、チューナーを 3つに増やした場合を含めた加
速モードの吸収体での損失の計算結果を示す。3つのチューナーを 3回回転対称に配置すると回転対称性が良くなり、
吸収体での損失を大幅に小さくすることができる。結果、1 MHz以上の周波数調整量、及び壁損失の 1%以下の吸収
体での損失という目標性能を満たすことができるため、本研究では要求を満たすチューナー 3台方式を採用した。
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図 5.8: 共振周波数の調整量に対する加速モードの吸収体での損失と壁損失の比。各点は CST,

Eigenmode Solverで計算した点、実線は 2次のフィッティングを、黒の破線は吸収体での損失の
目標値を示す。RF吸収体に関しては、図 4.2に示した IB004フェライトの特性、及びリング型
形状を仮定した。チューナーが 3つの場合、吸収体での損失の極小位置を中心にすると 1 MHz以
上の周波数調整幅が確保できる。

5.3 入力カップラーに関する検討
次に入力カップラーの導入による RF吸収体での損失に関する検討を行う。入力カップラーとは、クラストロン等
の大電力高周波発生装置により発生させた高周波を、空洞内に投入して RF電圧を励振させるための機構である。本
節では入力カップラーの、特に結合ループ部分の形状検討について述べる。
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5.3.1 入力カップラーへの要求性能
空洞内に高周波を投入する方法としては、スロット方式やループ方式などが挙げられるが TM020型高調波空洞に
おいては、ループ型の高周波入力方式を採用する。ループ型入力カップラーの模式図を図 5.9に示す。同軸線路が空
洞内面に接続されており、同軸線路終端はループの構造により同軸線路の外導体と内導体が繋がっている。同軸線路
の TEMモードにより伝搬された高周波は、このループの構造により加速モードと磁場を介して結合する。
ループ型入力カップラーは、過去にKEK compact ERLの 1.3 GHzバンチャー空洞において開発実績があり [82]、
これと周波数が近い 1.5 GHz高調波空洞においてもループ型を採用することで開発要素を少なくできると考えた。図
5.10に 1.3 GHzバンチャー空洞入力カップラーの一部を示す。矩形導波管の TE10モードで伝搬されてきた高周波
は同軸導波管変換器を介して、同軸線路の TEMモードに変換され、最終的に前述の結合ループを介して空洞の加速
モードに結合される。導波管内は大気下にあるが、真空窓により同軸線路内は大気から切り離され真空となっている。
入力カップラーの設計検討において、最初に高調波空洞で要求される結合定数を考える。入力カップラーの結合定
数 βn は

βn =
Q0,n

Qext,n
=

Pext

Pwall
(5.9)

で表される量である。ここで、Q0,n = ωres,nW/Pwall は高調波空洞の無負荷 Q値、Qext,n = ωres,nW/Pext は外部 Q

値、Pwall は加速モードの壁損失電力、そして Pext は入力カップラーへの放射電力である。ここで、入力カップラー
における値 Qext,n 及び Pext を前節の Qext,tot や Pext,p 等と混同せぬように注意したい。一方、RF電圧 Vc,n を励振
するために必要な空洞への入力電力は

Pg =
(Vc,n)

2

Rsh,n

(1 + βn)
2

4βn

(
1 +

Rsh,nIavg cosnϕn
Vc,n(1 + βn)

)2

(5.10)

で表される [69]。ここで、平均ビーム電流 Iavgを蓄積し、共振周波数は式 (5.3)の optimum tuninngに制御されてい
ると仮定した。また、この式では過渡的電圧変動は考慮されていない。通常、結合定数は最大ビーム電流のときに入
力電力 Pg が最小となるような値に調整される。そこで、式 (5.10)を βn で偏微分すると、

∂Pg

∂βn
=

(Vc,n)
2

4Rsh,n

1

β2
n

(
βn + 1 +

Rsh,nIavg cosnϕn
Vc,n

)(
βn − 1− Rsh,nIavg cosnϕn

Vc,n

)
(5.11)

となる。結合定数は正の値であるから

βopt =

∣∣∣∣1 + Rsh,nIavg cosnϕn
Vc,n

∣∣∣∣ (5.12)

と結合定数を選べば、入力電力は最小値をとる。これを最適結合度 (optimum coupling)と呼ぶ。平均ビーム電流を
KEK将来光源での最大値 500 mA、1空洞当たりの RF電圧 Vc,n = 155 kV、nϕn = −1.708 rad、Rsh,n = 2.1 MΩ

を仮定すると、βopt ≈ 0.073となる。第 2.3節で述べたように、高調波空洞の同期位相は通常の主加速空洞と異なり、
電子を減速する位相であるため βoptは 1より小さくなる。しかし、500 mAでの最適結合度はあまりにも小さすぎる
ため、例えばビーム運転前にビームなしで実施する空洞試験運転や、より低いビーム電流での運転といった場面で十
分な RF電圧を発生できないと考えられる。そこで、最適結合度よりも高めの 0.3程度に結合定数を調整することに
した。
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図 5.9: ループ型入力カップラー

図 5.10: Compact ERL 1.3 GHzバンチャー空洞入力カップラーの同軸導波管変換部（参考文献
[82]より転載）

さらに、空洞を蓄積リングに導入する前に大電力試験を行うことを考えると、βn = 1にすれば空洞からの反射電力
をゼロにできる。実は、ループ型カップラーは、図 5.9右図のように結合定数が最大となるループの角度から角度 θ

だけ回転させると、

β(θ) = β(0) cos2 θ (5.13)
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のように結合定数を変化させることができる1。そこで（この時点では）、最大結合定数 β(0)を 1に調整し、最大結合
にて大電力試験を実施し、蓄積リングに導入する際はループを回転して低い結合定数で運転することを考えた。ルー
プを 60度回転させた場合、θ = 60◦を式 (5.13)に代入すると β(60◦) = 0.25となる。仮にこの結合定数で且つビーム
なし (Iavg = 0)の場合で空洞 1台当たり 155 kVの RF電圧を励振しようとすると、式 (5.10)より必要な入力電力は
約 17.9 kWとなる。またその内 11.4 kWが壁損失電力として消費され、残りの 6.5 kWが反射電力となる。これは
十分現実的な値である。

5.3.2 入力カップラーを取り付けたときの問題点
最初に、1.3 GHz バンチャー空洞用の結合ループの形状をそのまま TM020 型空洞に導入し、CST MW Studio,

Frequency-domain Solverを用いて電磁場シミュレーションを実施した。この結合ループの寸法を図 5.11に示す。内
導体と外導体の直径は、TEMモードの特性インピーダンスが 50 Ωとなるように調整されている。CSTのシミュレー
ションでは導波管部分を省き、同軸線路から空洞部分をモデル化した。

2

 ϕ12.9  ϕ29.7

4.6

 ϕ41.5

10.8

図 5.11: Compact ERL バンチャー空洞の入力カップラーの寸法（単位: mm）

図 5.11のループ形状で最大結合度を β(0) = 1に調整するためには、図 5.12のようにループの先端を空洞内面から
12 mm離さなければならないことがわかった。この場合における、入力カップラーの最大結合定数と RF吸収体で
の電力損失と壁損失との比の計算結果を表 5.3に示す。図 5.12に示したループ先端位置は、第 5.1節で考察したプラ
ンジャーの突き出しとは逆のプランジャーを引き抜いた状態に近い。いずれにしても、第 5.1節で示したような加速
モードへの摂動により、加速モードの磁場の節の移動、変形が発生する。その結果、RF吸収体での電力損失が壁損
失のおよそ 6.8%となった。これは RF吸収体への熱負荷が大きすぎるため許容し難い。
ループを空洞から離すことなく結合度を小さくする方法として 1つ目に、先程述べたループの回転により結合定数
を低くする方法が考えられる。しかし、最大結合度が大きくなるため、先程のビーム運転で使用する予定の結合定数
0.25–0.3を得るには 80度近く回転する必要がある。回転角に対して結合定数が敏感になるため、結合定数の調整が
難しくなることが予想される。2つ目に、同軸線路を細くすることが考えられる。結合ループを小さくすれば、ルー
プを貫く加速モードからの磁束が小さくなるため結合度を弱めることができる。その場合、当然同軸線路の内導体も
細くなる。内導体の内部にはカップラー構造の冷却のための水路が掘られているが、内導体の直径が小さくなると水

1ループ型カップラーにおいて最大結合からのループの回転角を θ とおくと、加速モードの磁場によるループの交差磁束 Φ は cos θ に比例
する。また、交差磁束により誘起される誘導電圧は V = −dΦ/dt ∝ cos θ である。このとき空洞から入力カップラーの方へ放射される電力は
Pext ∝ |V |2 ∝ cos2 θ となる。したがって、空洞と入力カップラーの結合定数は β(θ) = Pext/Pwall ∝ cos2 θ であり、cos2 θ に比例する。
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路を掘ることが機械工作的に困難となる恐れがある。したがって、同軸線路の寸法を変えることなく、尚且つループ
の先端を空洞内面に近い位置で最大結合度 β(0) = 1を得られるループ形状が望ましい。

表 5.3: Compact ERLバンチャー空洞用カップラーを TM020空洞に導入したときの結合定数と
吸収体での損失 (Pabs)と壁損失 (Pwall)の比の計算結果。最大結合時（ループ回転角 θ = 0◦）の
ときの計算値。

Parameter Value

β(0◦) 1.08

Pabs/Pwall at θ = 0◦ 6.79%

12

Cavity

図 5.12: Compact ERL バンチャー空洞用入力カップラーを用いた場合、β(0) = 1とするときの
カップラーの空洞に対する位置（単位: mm）

5.3.3 電力損失低減のための結合ループ形状の考案
前節の考察に基づき、ループの先端を空洞内面に近い位置で最大結合度 β(0) = 1を得られるようなループ形状の
検討を行った。本研究では、主に 2種類の形状を考案した。この 2形状について以下に示す。

(1) 扇型ループ
1つ目の案として、図 5.13に示すように結合ループの板を幅広の扇状の板に取り換えた形状を考案した。本論文で
は、この形状を「扇型ループ」と呼称する。結合ループの板を幅広にし、さらに板を厚くすることにより、ループを
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貫く加速モードの磁束を減じることで結合度を低くした。扇の角度、ループの板厚で結合定数を調整し、最大結合度
を 1に合わせた。
まず、図 5.14と表 5.4の結合定数の評価結果を見ると、且つ扇型ループにおいても式 (5.13)の法則が概ね成り立つ
ことが確認できる。RF吸収体での電力損失の評価結果は、最大結合時で壁損失の 0.33%、60度回転時で 0.49%であ
る。ループの回転でやや損失が大きくなるが、元のループ形状での評価結果（表 5.3）と比べて、電力損失はおよそ
7%に低減された。図 5.15に示すように、ループの先端部を空洞内面近くに寄せることが可能になったことが電力損
失低減の理由として大きいと考えられる。また、図 5.11と図 5.13それぞれの左図（結合ループ正面から見た図）を
見比べると、扇型ループの方が空洞内部から見て同軸線路の穴がより隠されることがわかる。これも入力カップラー
が加速モードに及ぼす摂動を低減するのに貢献していると考えられる。

表 5.4: 扇型カップラーにおける結合定数と吸収体での損失と壁損失の比の計算結果。

Parameter Value

β(0◦) 0.99

β(60◦) 0.26

Pabs/Pwall at θ = 0◦ 0.33%

Pabs/Pwall at θ = 60◦ 0.49%

4.6

 ϕ12.9  ϕ29.7  ϕ41.5

120○

図 5.13: 扇型ループの形状（単位: mm）
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図 5.14: 扇型カップラーの結合定数のループ回転角度依存性。点はCST, Frequency-domain Solver

による計算点。1点鎖線は式 (5.13)の値。

3

Cavity

図 5.15: 扇型入力カップラーを用いた場合、β(0) = 1とするときのカップラーの空洞に対する位
置（単位: mm）
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(2) テーパ付ループ
2つ目の案として、図 5.16のように同軸線路の途中からループ先端部にかけてテーパ部分を設けた形状を考えた。
この形状を「テーパ付ループ」を呼称する。これは、前述の「同軸線路を細くして結合を弱める」という結合定数の
調整方法と、「同軸線路の寸法は変えたくない」という要求の折衷案といえる。同軸線路の途中までは、図 5.11の元
の寸法を踏襲しているため、冷却水路も問題なく設けることができよう。一方、テーパによって結合ループのある先
端部は、線路が細く絞られているため、結合定数は小さくなる。テーパの絞り、ループの板厚を調整し、最大結合定
数を 1に合わせた。テーパ付ループにおける、結合定数のループ角度依存性を図 5.17に、また回転角 0度と 60度の
ときの結合定数と RF吸収体での電力損失の評価結果を表 5.5に示す。電磁場計算では、ループの先端を図 5.18のよ
うに 3 mm空洞内側に突き出す位置にした。
まず、図 5.17と表 5.5から、式 (5.13)の法則が扇型と同様テーパ付ループでも成り立つことが確認できる。また、

RF吸収体での電力損失の評価結果から、回転角 0度のとき 0.28%、60度のとき 0.29%で元のループ形状の場合の
4.3%程度である。電力損失低減の理由としては、扇型の場合と同様、空洞内面付近にループ先端部を近づけることが
できた点と、同軸線路の穴を空洞側から隠すことできた点が挙げられる。

4
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図 5.16: テーパ付ループの形状（単位: mm）
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図 5.17: テーパ付カップラーの結合定数のループ回転角度依存性。点は CST, Frequency-domain

Solverによる計算点。1点鎖線は式 (5.13)の値。
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表 5.5: テーパ付カップラーにおける結合定数と吸収体での損失と壁損失の比の計算結果。

Parameter Value

β(0◦) 0.96

β(60◦) 0.24

Pabs/Pwall at θ = 0◦ 0.28%

Pabs/Pwall at θ = 60◦ 0.29%

3

Cavity

図 5.18: テーパ付入力カップラーを用いた場合、β(0) = 1とするときのカップラーの空洞に対す
る位置（単位: mm）

2つの改良案の比較
両案ともに、結合ループ先端を空洞内面に近づけた状態で最大結合度を 1に調整することができた。また、加速
モードの RF吸収体での電力損失は、両案とも壁損失の 1%以内に低減することができた。そのため、この時点では
両案ともに適用可能である。より詰めた議論は第 8章以降に改めて行う。
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第6章 結合インピーダンスの評価と寄生モード減衰性
能の向上のための最適化

加速された荷電粒子が蓄積リングまたはシンクロトロン内を周回している状況を考える。粒子は加速器の構成要
素、例えば、表面抵抗があるビームパイプ、断面形状が縦方向に変化するベローズやテーパ等の構造物、また RF空
洞などのQ値が高い共振器といった構造の内部を通過すると、粒子自身の後方に電磁場を残す。この電磁場は航跡場
(wake field)と呼ばれる。また、この電磁場により後続の荷電粒子が受ける運動量変化を Fourier変換したものを結合
インピーダンスと呼ぶ。この航跡場または結合インピーダンスを介して、同じバンチに属する粒子同士、またはバン
チ間での相互作用が発生する。特に、RF空洞（主空洞、高調波空洞等）の場合 Q値が高い、つまり電磁場が減衰す
るまでの時間が長いので、あるバンチが発生させた航跡場が後続バンチが来るまで残ってしまう。そのため RF空洞
は、バンチ間の相互作用を主に誘起する。このバンチ間の相互作用によって各バンチは、隣同士のバンチと一定の位
相差で振動する結合バンチ振動を行う。これは、複数の質点がばねでひと連なりに結合された際に行う連成振動に似
た物理現象である。結合バンチ振動において、加速器内にある構造物の結合インピーダンスが大きいと、その振動振
幅が増大していく場合がある。これは結合バンチ型ビーム不安定性 (coupled-bunch instability)と呼ばれ、ビーム電
流の損失やビームエミッタンスの増大につながる。そのために RF空洞においては、加速モード以外の空洞共振モー
ド（寄生モード）を減衰し、それらの結合インピーダンスを十分に低減することが要求される。本章では、まず結合
インピーダンスの評価を行い、寄生モード減衰機構の課題を指摘する。その次に、減衰性能の向上に向け行った内面
形状の最適化について述べる。

6.1 結合インピーダンスと結合バンチ型不安定性
本節では加速器内の電磁場と粒子との相互作用を考え、その相互作用の強さを示すwake function及び結合インピー
ダンスを導入する。そして、高調波空洞が達成すべき結合インピーダンスの低減目標値を提示する。

6.1.1 Wake function及び結合インピーダンスの定義
今、図 6.1のように、加速器内に設置されたある構造体の中を電荷 qb を持つ荷電粒子が光速度 cで通過したとす
る。そしてこれに続いて、電荷 eの粒子が構造体内を通過する状況を考える。ここで、最初に通過する粒子を leading

particle、後続の粒子を test particleと呼び、leading particleが通過する前には構造体内に電磁場はなかったものと
する。
Leading particleの通過後構造体内には電磁場つまり航跡場が残されるが、この航跡場と後続の test particleとの相
互作用を考えよう。ここで、ビーム軸に沿って円筒座標 (r, θ, z)を置き z軸をビーム軸とする。また、leading particle

の位置を (r0, θ0, z = ct)とおく。Leading particleにより誘起された電場を E(r, θ, z, t)、磁束密度をB(r, θ, z, t)とす
ると、test particleが受ける Lorentz力 F(r, θ, z, t)は

F(r, θ, z, t) = Fz(r, θ, z, t)ez + F⊥(r, θ, z, t) = e [E(r, θ, z, t) + cez ×B(r, θ, z, t)] (6.1)

となる。ここで、ez はビーム軸方向（縦方向）の単位ベクトルであり、Fz は Fの縦方向成分、F⊥ はビーム軸に対
し垂直である横方向成分を示す。
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図 6.1: Leading particleが構造体を通過したときに発生する wakefieldの様子

さらに、test particleは leading particleから距離 s遅れて構造体を通過するとしよう。Test particleが Lorentz力
から受ける力積または運動量変化を縦方向成分∆p∥ と横方向成分∆p⊥ に分解すると、それぞれ

∆p∥(r, θ, s) =

ˆ ∞

−∞
Fz(r, θ, z, t = (z + s)/c)

dz

c
= e

ˆ ∞

−∞
Ez(r, θ, z, t = (z + s)/c)

dz

c

∆p⊥(r, θ, s) =

ˆ ∞

−∞
F⊥(r, θ, z, t = (z + s)/c)

dz

c

(6.2)

と書ける。ここで、距離 sは leading particleから遅れたときに正にとるものとする。また無限遠 z → ±∞では電磁
場はないものと考えると、Panofsky-Wentzelの定理から縦方向と横方向の運動量変化は

∇⊥∆p∥ = − ∂

∂s
∆p⊥ (6.3)

の関係にある [40]。ここで、∇⊥ は横方向の勾配を表す。
次に、wake functionと結合インピーダンスを導入する。文献ごとに、距離 sの正負の取り方や Fourier変換の定義
の仕方などに依存して、wake functionと結合インピーダンスの定義にばらつきがあるが、本論文では参考文献 [93]

の定義を用いる。縦方向 wake functionは、縦方向運動量変化 ∆p∥ を leading particleと test particleの電荷 qb, e

で規格したもので定義される。一方、横方向 wake functionは、横方向運動量変化∆p⊥を leading particleの双極子
モーメント qbr0と test particleの電荷 eで規格化したもので定義される。よって、縦方向 wake function W∥(r, θ, s)

及び横方向 wake function W⊥(r, θ, s)は

W∥(r, θ, s) = − 1

qb

ˆ ∞

−∞
Ez(r, θ, z, t = (z + s)/c)dz

W⊥(r, θ, s)e⊥ =
1

r0
∇⊥

ˆ s

−∞
W∥(r, θ, s

′)ds′
(6.4)

と定義される。ここで、e⊥は横方向の単位ベクトルである。ここで、W∥は test particleの運動量が低下するとき正
となるように定義している。単位は SI単位系で、縦方向W∥ が [V/C]、横方向W⊥ が [V/(C ·m)]である。
Wake functionを Fourier変換したものが結合インピーダンスであるから、縦方向結合インピーダンス Z∥と横方向
結合インピーダンス Z⊥ は

Z∥(ω) =

ˆ ∞

−∞
W∥(s)e

iωs/c ds

c

Z⊥(ω) =
1

i

ˆ ∞

−∞
W⊥(s)e

iωs/c ds

c

(6.5)

と定義する。単位は、Z∥ [Ω]と Z⊥ [Ω/m]である。
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6.1.2 結合バンチ型不安定性の増大率と結合インピーダンスの低減目標
次に、結合バンチ不安定性の増大率を示す。ここでは、全 RFバケットに均一にビームを蓄積したと考えて、各バ
ンチを点電荷とみなす。第 2章で見たように、double RFシステムでは縦方向振動が非線形振動となるが、その場合
の結合バンチ振動は扱いが難しい。ここでは簡単のため、主 RF電圧のみの線形振動に基づく定式化を用いる。この
とき、縦方向の結合バンチ振動の増大率は

1

τ
(µ)
∥

=
eαcIavg
2ωsE0T0

∞∑
p=1

{
ω(µ)+
p Re

[
Z∥(ω

(µ)+
p )

]
− ω(µ)−

p Re
[
Z∥(ω

(µ)−
p )

]}
(6.6)

ω(µ)+
p = (p− 1)ωrf + µω0 + ωs

ω(µ)−
p = pωrf − µω0 − ωs

µ = 0, 1, 2, · · · , h− 1

と書ける [93]。ここで、µは結合バンチ振動のモード番号、ωsは synchrotron角振動数である。上式において周波数
ω
(µ)+
p の項は振動振幅の増大に、周波数 ω

(µ)−
p の項は減衰に寄与する。また、横方向の結合バンチ振動の増大率は

1

τ
(µ)
⊥

= − ceIavg
2ωβE0T0

∞∑
p=1

{
Re
[
Z⊥(ω

(µ)+
p )

]
− Re

[
Z⊥(ω

(µ)−
p )

]}
(6.7)

ω(µ)+
p = (p− 1)ωrf + µω0 + ωβ

ω(µ)−
p = pωrf − µω0 − ωβ

µ = 0, 1, 2, · · · , h− 1

となる。ここで、betatron tuneを νβ とすると、ωβ = νβω0 は betatron振動の角振動数を表す。横方向の場合、周
波数 ω

(µ)+
p の項は振動振幅の減衰に、周波数 ω

(µ)−
p の項は増大に寄与する。

上記の結合バンチ振動の増大率が放射減衰率を上回ると、結合バンチ型不安定性が発生する。結合バンチ振動が減
衰する十分条件として、式 (6.6)及び (6.7)の減衰項を無視したとき増大率が放射減衰率を下回っていれば良い。また
簡単のため、式 (6.6), (6.7)右辺の無限和の内 1つの周波数の寄与のみを考える。このとき、縦方向の結合インピー
ダンスの低減目標値は、

ωRe[Z∥(ω)] <
2ωsE0T0
eαcIavgτs

(6.8)

となる。ここで、1/τs は縦方向の放射減衰率である。横方向も同様に

Re[Z⊥(ω)] <
2ωβE0T0
ceIavgτx,y

(6.9)

となる。ここで、1/τx, 1/τy はそれぞれ水平方向、鉛直方向の放射減衰率を示す。
上記の結合インピーダンス Z∥ 及び Z⊥ には本来ならば加速器内の構造物全ての寄与が含まれるが、本設計検討で
は高調波空洞からの寄与のみを考え、高調波空洞の結合インピーダンスが上記の目標値を下回ることを目標とする。
このとき、高調波空洞 1台当たりの結合インピーダンスの上限目標は

ωRe[Z∥(ω)] <
2ωsE0T0

eαcIavgNcav,nτs
(6.10)

Re[Z⊥(ω)] <
2ωβE0T0

ceIavgNcav,nτx,y
(6.11)

となる。ここで、Ncav,n は高調波空洞の台数を表す。また式 (6.11)において完全な軸対称空洞を考えている場合は、
1/τx,と 1/τy のうち小さい方を用いることにする。KEK-LSのパラメータと高調波空洞の台数 5台を仮定すると、縦
方向インピーダンスは ω/(2π)Re[Z∥(ω)] < 2.43 kΩ ·GHz、横方向インピーダンスはRe[Z⊥(ω)] < 23.2 kΩ/mとなる。
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6.2 結合インピーダンスの評価
6.2.1 結合インピーダンスの評価方法
結合インピーダンスの評価は、CST Particle Studio, Wakefield Solverと CST MW Studio, Eigenmode Solverを
併用して行った。Wakefield Solverでは、wake potentialを時間領域で計算して、これを Fourier変換することで結
合インピーダンスを評価する。Wake potentialの定義については付録 C.3節で説明する。高 Q値の共振モードが存
在する場合、それらは減衰時間が長いために時間領域で正しく計算するためには、計算時間が非常に長くなってしま
う。一方で Q値が高いモードに関しては、固有モード計算の Eigenmode Solverでも結合インピーダンスを評価する
ことができる。よって、Wakefield Solverによる結合インピーダンスの評価結果に加えて、高Q値のモードに関して
は Eigenmode Solverの評価結果で補うことにした。空洞の固有モード aの縦方向及び横方向インピーダンスへの寄
与は

Z∥,a(ω) =

1

2

Rsh,a

Q0,a
QL,a

1 + iQL,a(ωa/ω − ω/ωa)

Z⊥,a(ω) =
ωa

ω

1

2

RT,a

Q0,a
QL,a

1 + iQL,a(ωa/ω − ω/ωa)

(6.12)

である [93]。ここで、Q0,aは無負荷Q値、QL,aは負荷Q値であり壁損失に加え吸収体での損失も含める。シャント
インピーダンス Rsh,a と transverseインピーダンス RT,a は

Rsh,a =
1

Pwall,a

∣∣∣∣ˆ
cavity

Ez,a(r = 0, z)eiωaz/cdz

∣∣∣∣2
RT,a =

c

ωaPwall,a

[
Vs(r = r0, θ = 0)− Vs(r = 0, θ = 0)

r0

]2
, Vs(r, θ) =

∣∣∣∣ˆ
cavity

Ez,a(r, θ, z)e
iωaz/cdz

∣∣∣∣
(6.13)

と定義される。ここで、Es,aは空洞の固有モード aの縦方向の電場強度、Pwall,aはモード aの壁損失である。Eigenmode

Solverを用いて、Rsh,a/Q0,a、RT,a/Q0,a及びQL,aの値と共振角周波数 ωaを計算すれば、各固有モードの結合イン
ピーダンスを評価することができる。
結合インピーダンスの計算では、まず図 4.1の寄生モード減衰用スロット付きの TM020型空洞を仮定し、チュー
ナーや入力カップラーを設置しない状態で行った。つまり、完全な軸対称である。Solverの設定については付録 C.3

節に示す。

初期形状における結合インピーダンスの評価結果
結合インピーダンスの計算結果を図 6.2に示す。実線がWakefield Solverによる評価結果、破線がEigenmode Solver

による評価結果である。Eigenmode Solverの評価結果は、式 (6.12)の周波数特性に基づきプロットした。空洞の単
極モード (m = 0)は、共振周波数がビームパイプ（半径 26 mm）の TM01モードの遮断周波数 4.41 GHzよりも高い
場合、電磁場は TM01モードと結合しビームパイプの方へ伝搬していく。一方、空洞の 2極モード (m = 1)は、共振
周波数がビームパイプの TE11モードの遮断周波数 3.38 GHzよりも高い場合、電磁場は TE11モードと結合しビー
ムパイプの方へ伝搬していく。これにより、遮断周波数よりも高い共振周波数をもつモードの結合インピーダンスを
小さくしている。
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図 6.2: 初期形状（図 4.1）における結合インピーダンスの計算結果。RF吸収体は、図 4.2に示し
た IB004フェライトの特性、及びリング型形状を仮定した。上図: 縦方向、下図: 横方向。実線
がWakefield Solverの計算結果、点線が Eigenmode Solverの計算結果を示す。桃色の破線は式
(6.10)及び (6.11)による結合インピーダンスの閾値を示す（挿入光源がない場合の放射減衰率を
仮定）。黒の縦線は、ビームパイプの TM01モードと TE11モードの遮断周波数である。

図 6.2から、多くの寄生モードは減衰されている一方、縦方向では TM021, TM022モードが高 Q値であることが
わかる。また横方向に関しては、TM110モード、TM120モード、TE121モードが閾値を上回っている。
結合インピーダンスが高い寄生モード (TM021, TM022, TM120)の磁場分布を図 6.3に示す。これらの寄生モード
の磁場の節は、TM020モードの磁場の節と近接している。結果的に、同軸スロットの位置では磁場強度が弱く、同
軸スロットとの結合も弱いため減衰が難しくなっている。
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TM021

TM022

TM120

図 6.3: Q値が高い寄生モード (TM021, TM022, TM120)の磁場分布

6.3 寄生モード減衰性能向上のための内面形状の最適化
円筒型に近いシンプルな形状では、減衰し難い寄生モードが存在することがわかった。そこで、内面形状を最適化
することにより、寄生モードと TM020モードの磁場の節をずらして減衰性能を向上させることを考えた。最適化可
能なパラメータとしては、空洞外周部の曲率やノーズコーンの形状、スロットの幅、深さなどが挙げられる。基本的
にこれらの形状を変化させると、寄生モードだけでなく TM020モードの電磁場分布も変化する。そのため、本来で
あれば各形状を変えていったときに、周波数調整のため空洞の直径、または TM020モードの磁場の節の移動に従い
スロットの位置も変更すべきである。しかし、これは計算にかなり時間を要してしまうため、今回の内面形状最適化
では以下のような方法を取った。

1. 寄生モードの各形状（外周部の曲率、ノーズコーン形状、同軸スロットの幅・深さ、等）への依存性を調査す
る。このとき、空洞の直径やスロットの位置は固定して計算をする。

2. 調査結果から良さそうなパラメータの組を探す。

3. そのパラメータの組で、TM020モードの共振周波数を 1.5 GHzに調整、且つ RF吸収体での損失を最小化する
ため、空洞の直径とスロットの径方向の位置を調整する。

4. TM020モード用の形状調整後に、改めて寄生モードの計算を行い減衰性能を評価する。
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5. 減衰性能が概ね目標に達していれば最適化を完了、達していなければ項目 2に戻るか、項目 3の形状を元にし
て形状パラメータを調整する。

このような方針で最適化を実施した。
文中で各内面形状の言及をし易くするために、それぞれに呼び名を付しておこう。まず、図 4.1に示した初期の内
面形状をModel Aとし、その形状を図 6.9左図に改めて示す。

6.3.1 内面形状の各パラメータの寄生モードへの影響
まず各形状の寸法が寄生モードに対してどのように作用するのかを調査した。具体的には図 6.4 に示す、空洞外
周部の曲率 (Rc)、スロットのギャップ (a)、ノーズコーンの突き出し長さ (dc)、そしてスロットの深さ (Ls)を CST,

Eigenmode SolverのParameter Sweep機能を用いて、各パラメータを変えながら寄生モードのR/QとQ値の変化を
計算した。結合インピーダンスが特に大きい、単極モードの TM021, TM022モード、双極モードの TM110, TM120,

TE121, TM121モードを対象に実施した。一部計算を省略した寄生モードもある。シミュレーションの簡略化のため、
ノーズコーンの形状は一般的な三角形の形状ではなく、長方形の形状に小さい Rを付けた形状とした。あくまで突き
出し長さの依存性を求めるだけであれば、簡略化した形状でも問題はない。

beam axis

Rc

a

dn

Ls

図 6.4: 検討を行った各形状パラメータ
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空洞外周部の曲率半径 (Rc)

空洞外周部の曲率半径に対する寄生モードの Q値、R/Qの変化を図 6.5に示す。ここで、負荷 Q値 QL に RF吸
収体での損失と壁損失の両方が含まれている。また、単極モード (TM021, TM022)においては R

Q を Rsh,a/Q0,a と、
双極モード (TM110, TM120, TE121, TM121)においてはRT,a/Q0,aと読み替えてほしい。結合インピーダンスの最
大値 1

2

(
R
Q

)
QL の値も最下段に示す。

曲率を大きくしていくと、TM021, TM022モードの Q値が大きく減少することが確認できる。曲率を大きくする
と、外周部の壁が内側に寄ってくるため、これらの寄生モードの磁場の節がスロットよりも内側に移動するためであ
る。一方、TM120モードのQ値は増加する。TM120モードの磁場の節は元々の形状ではスロットよりも外側にあっ
たため、曲率を大きくすると磁場の節がスロットに近づき減衰性能が悪化するのである。
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図 6.5: 空洞外周部の曲率半径に対する寄生モードの Q値、R/Qの変化

スロットの幅 (a)

同軸スロットの幅に対する寄生モードの変化を図 6.6に示す。同軸スロットの形状はビームからは隠れているため、
R/Qにはあまり影響しないと考えられるが、少なくとも本空洞の場合、TM121モードに対しては例外的に強く影響
する。さらに、TM121モードと電磁場分布が近いが、同軸スロット周りの電磁場分布が異なるモードが現れる（図
6.6では TM121’と示した）。これは円筒空洞の TM121モードと、同軸スロット部分単体での共振が結合して、空洞
内で電磁場が強いモードとスロット内で電磁場が強いモードに分離したものと考えられる。
スロット幅を大きくすると、TM120や TE121モードでは Q値が下がる傾向にある一方で、TM121’モードが Q

値、R/Qともに増加することがわかる。
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図 6.6: スロットの幅に対する寄生モードの Q値、R/Qの変化

ノーズコーンの突き出し長さ (dn)

ノーズコーンの突き出し長さに対する寄生モードの変化を図 6.7に示す。まずTM021モードにおいては、よりノー
ズコーンを突き出した方がQ値が大きく減少しR/Qも減少傾向にある。TM021モードのQ値が下がったのは、ノー
ズコーンによって磁場の節がスロットよりも外側に移動したためであり、外周部の曲率と反対の作用である。また
TE121モードでは、ノーズコーンを 10–12 mm突き出したときに、R/Qが極小値をとる。TE121モードは同軸スロ
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図 6.7: ノーズコーンのに対する寄生モードの Q値、R/Qの変化
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ットとあまり結合せず Q値を下げることが難しいため、R/Qを下げる方が結合インピーダンスの低減には有効であ
る。一方、TM120や TM121モードの結合インピーダンスは増加傾向である。

スロットの深さ (Ls)

最後に、スロットの深さに対する寄生モードの変化を図 6.8に示す。各モードの共振周波数によってスロット内の
管内波長が変わるため、これが Q値の変化に反映されていると考えられる。
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図 6.8: スロットの深さに対する寄生モードの Q値、R/Qの変化

6.3.2 最適化した内面形状: 案 (1)

内面形状の最適化案 (1)では、縦方向結合インピーダンスの低減を優先して最適化を行った。高調波空洞を導入する
と、シンクロトロン振動が非線形になるので bunch-by-bunchフィードバック制御の効果が未知数であることが縦方
向インピーダンスの減衰を優先した理由である。Model A形状の縦方向インピーダンスでQ値が高かった、TM021,

TM022モードは外周部の曲率半径を大きくとることでかなり減衰できることがわかった。これにより概ね内面形状
が決まる。
図 6.9中央図にModel B形状を示す。図に示した寸法は、TM020モードの共振周波数を 1.5 GHz、且つ RF吸収
体での損失を最小となるように空洞の直径 (370.26 mm)と、同軸スロットの直径（外径 263.30 mm）を調整した。空
洞外周部の曲率半径は、空洞のビーム軸方向の長さ 78 mmに対して最大となる、39 mmにとった。突き出し 3 mm

程度の小さめのノーズコーンも、TM021モード等の縦方向インピーダンスを閾値以下にするため微調整程度につけ
た。横方向インピーダンスに対しては、スロット幅は 16 mmに拡大することで TM120モード等をできるだけ減衰で
きるように試みた。この最適化した形状をModel Bとする。
図 6.10に、Model AとModel Bの結合インピーダンスを青線、橙線でそれぞれ示す。まず、縦方向インピーダン
スに関して、Model AでQ値が非常に高かった TM021, TM022モードのピークが、Model Bでは強く減衰され目標
値以下に収まっている。結果、少なくとも周波数 7 GHzまではModel Bの縦方向インピーダンスは目標値以下に減
衰されていることが確認できる。一方、横方向インピーダンスにおいては、TM110や TM120モードはModel Aよ
りもModel Bの方が低減されてはいるものの、目標値を上回るモードがいくつかある。Model BのTE121やTM121
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モードは、Model Aよりもピークが高くなっている。特に TE121モードは電磁場分布上、同軸スロットと結合しに
くいモードである。
Model Bでは、縦方向の減衰を優先して最適化を行ったために横方向の減衰がやや不十分となった。そこで、さら
なる最適化を実施し、縦方向の減衰を行った上でさらに横方向の減衰を強化を試みた。

6.3.3 最適化した内面形状: 案 (2)

Model Bの形状では外周部の曲率とノーズコーンの形状が大きな調整しろであった。しかしModel Bの結合イン
ピーダンスの評価結果から、縦方向と横方向の両方を減衰するには最適化の自由度が不足することがわかる。そこで、
2つ目の内面形状案では同軸スロットとノーズコーンの間に、寄生モードの電磁場分布を調整するためのバンプ（段
差）構造をつけた。寄生モード調整用バンプの位置を図 6.9右図の橙色の矢印で示す。これにより、バンプの形状・
位置なども新たな調整しろとして使用できる。
図 6.9右図に 2つ目の内面形状の案を示す。まず、TE121モードは減衰し難いので、ノーズコーンの突き出しを大
きくすることにより R/Qを低減した。そして、外周部の曲率、バンプ形状、そして空洞のビーム軸方向の長さを主
に TM021, TM120, TM121モードにおける減衰性能のバランスを見て調整した。この内面形状をModel Cとする。
Model Cの空洞の長さは 94 mmと、Model Bの 78 mmよりも長くした。これは主に TM120, TM121モードの減衰
のために調整された結果である。
図 6.10に、Model Cの結合インピーダンスの評価結果を緑線で示す。縦方向インピーダンスに関しては、TM021

や TM022モードがややModel Bに比べてピークが高くなっているが、目標値と同程度であり許容できると思われ
る。しかし、ビームポートの遮断周波数より高い 5.3 GHz当たりに目標値を 1桁程度上回る Q値が高いモードがあ
る。このような共振モードは trapped modeと呼ばれ、ビームポートの遮断周波数より高い共振周波数を持つのにも
かかわらず空洞形状等の兼ね合いで空洞内に電磁場が保持される場合がある。次に横方向インピーダンスにおいては、
TM121モードが目標値の 2倍弱程度であるが、他の遮断周波数以下の寄生モードについては概ね目標値程度に収め
た。Model Bと比べると、主要な寄生モード TM110, TM120, TE121, TM121モードで減衰性能は向上した。Model

Aと比べても、TM121モード以外は減衰性能は向上した。
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6.4 各形状の比較と選択
寄生モードの減衰性能を評価結果を総合すると、縦方向インピーダンスつまり単極の共振モードに関してはModel

Bの方が、横方向インピーダンスつまり双極の共振モードに関してはModel Cの方が減衰性能が優れていることが
わかった。
ここまで寄生モードの減衰性能を比較してきたが、さらに加速モードである TM020モードのパラメータも重要で
ある。表 6.1は、各モデルの TM020モードのパラメータである。Model BはModel Aに比べて R/Qは同程度であ
る一方で、無負荷Q値は大きくなっている。外周部の曲率を大きくしたことで、表面積が小さくなり壁損失が小さく
なったことが反映されている。一方、Model Cの形状では最適化により空洞長を延長したりノーズコーンの突き出し
を大きくしたりした結果、R/Qが大きくなった。また、バンプ形状やノーズコーンにより壁損失が大きくなり無負荷
Qは小さくなった。つまり、Model CではModel A, Bに比べて過渡的電圧変動が大きくなることを示しており、加
速モードとしては不利である。
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こうした点を考慮して本研究では、縦方向インピーダンスの低減と加速モードの性能が優れているModel Bの形状
を採用することとした。縦方向 bunch-by-bunchフィードバックでは、フィードバック用の kick電圧を広帯域の縦方
向 kicker空洞 [89]により励振する。一方、kicker空洞はビームと相互作用するために十分な kick電圧を発生させる
ことが難しい等、横方向フィードバックよりも元来難しい側面がある。このことから、縦方向インピーダンスの低減
を優先した方が合理的であると考えた。また、過渡的電圧変動の低減が TM020型方式のそもそもの有用性に繋がっ
ていることも鑑みて、最終的にModel Bを採用した。
Model B形状を採用する場合、高調波空洞による横方向ビーム不安定性が懸念される。横方向インピーダンスの最
大値をビーム不安定性の増大率に換算すると、約 390 s−1である。一方で、KEK PF 2.5 GeVリングで以前運用され
ていた横方向 bunch-by-bunchフィードバックシステム [90]では約 103 s−1 の減衰率が実現されており、高調波空洞
によるビーム不安定性は十分減衰可能な範囲であると考える。

表 6.1: 各モデルの TM020加速モードのパラメータ

Parameter Model A Model B Model C

Resonant frequency 1.5 GHz

R/Q (Ω) 65.7 68.0 81.0

Unloaded Q 32,000 34,100 31,700
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第7章 低電力モデルの設計・製作及び測定

第 5章で加速モードの RF吸収体での損失低減のための方策、第 6章で寄生モード減衰性能の高度化について、電
磁場シミュレーションを主体に述べてきた。第 5章で指摘したように、TM020型空洞では周波数チューナーの挿入
により RF吸収体での電力損失が発生するため、周波数調整範囲が制限される。そのため、電磁場シミュレーション
(CST)による加速モードの共振周波数の予測がどれほど正確かが重要となってくる。さらに、RF吸収体のように電
波吸収特性がある物質を含めた電磁場計算は、共振モードの計算が複素固有値問題になること等から、無損失の場合
と比べて難しくなると考えられる。そのため、寄生モードの減衰性能や加速モードの RF吸収体での損失がどれほど
正確に計算されているか、という点を確認しておくことが望ましい。
電磁場シミュレーション結果を実験的に調べる方法として、低電力測定がある。低電力測定とは、実際に試験用の
空洞（低電力モデル）を製作して、それをネットワークアナライザを用いて測定するものである。低電力測定の結果
を解析することで、加速モードや寄生モードの共振周波数、Q値等を測定できる。また、実際に使用予定の RF吸収
体を導入することにより、寄生モードの減衰性能や TM020モードの電力損失も実験的に評価できる。
こうした理由から、本研究ではTM020型高調波空洞の低電力モデルを製作し測定を行うことで、電磁場シミュレー
ションの結果と測定結果を比較検討することにした。本章では、低電力モデルの製作に向けた検討、及び測定結果に
ついて述べる。

7.1 低電力モデル製作に向けた電磁場シミュレーション
7.1.1 最適化形状への周波数チューナー、入力カップラーの取り付け
まず、低電力モデル製作に向けて行った電磁場シミュレーションについて述べる。第 5章では、周波数チューナー
と入力カップラーをそれぞれ単独で検討した。また第 6章では、寄生モード減衰のために内面形状を最適化した。そ
こで、最適化後の内面形状 (Model B)に周波数チューナーと入力カップラーの両方を取り付けたときの、加速モード
の電力損失を評価することにした。
この電磁場シミュレーションを行うに当たって、空洞の直径と同軸スロットの位置、周波数チューナーの基準位置、
入力カップラー先端の位置の決め方の手順について記しておく。

1. 周波数チューナーや入力カップラーのない軸対称空洞で、加速モードの共振周波数が 1.5 GHzとなるように空
洞の直径を調整、且つ RF吸収体での損失が最小となるように同軸スロットの径を調整する（図 7.1左）。この
とき、同軸スロットの幅は変えずに調整する。

2. 加速モードに対して調整された軸対称空洞に、まず周波数チューナー 3台を回転対称に配置して、加速モード
の共振周波数が 1.500 GHzとなるようなチューナーの基準位置を探索する（図 7.1中央）。ここで、各チュー
ナーの挿入量は全て同じ長さとする。

3. チューナーを配置した形状に今度は入力カップラーを取り付け、加速モードの共振周波数が 1.5 GHzとなるよ
うに結合ループの先端面の位置を調整する（図 7.1右）。ここで、結合ループは使用する予定のループ角度にし
ておく。

図 6.9中央図のModel Bの寸法を決める際に、項目 1の調整は既に行われている。
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次に項目 2のチューナー位置の調整を行ったところ、チューナー先端が空洞内面から約 2.35 mm内側に挿入した
ときに加速モードの共振周波数が 1.5 GHzになった（図 7.2左）。実は、シミュレーション上、このチューナー位置
で RF吸収体での電力損失も最小になる。
最後に、項目 3の入力カップラーの先端位置の調整を行った。低電力モデルの時点では、扇型ループの形状を採用
した。扇型ループの方が同軸線路内導体の冷却水路をループ近くまで設置できるので、大電力実機ではやや利点が多
いと考えた。図 7.2右に示すように、結合ループはビーム軸に対して 55度回転させた状態で、ループ先端の位置調
整を行った。電磁場シミュレーションの結果、空洞内面からおよそ 4.7 mm内側に結合ループを突き出したときに加
速モードの共振周波数が 1.5 GHz、且つ RF吸収体での損失が最小となった（図 7.2中央）。ループ回転角 55度での
結合定数は約 0.26で第 5章で提示した結合定数の要求とほぼ同じである。また、最大結合で約 0.83と計算された。
ここで注意すべき点として、扇型カップラーを回転すると加速モードの共振周波数が変化してしまうことが挙げられ
る。最大結合でのループ角のときと、そこから 55度回転したときで比較すると、55度回転時の方が約 170 kHz高い。
扇型ループを空洞内側に突き出し使用しているためにループの回転による摂動の影響が大きめに表れているものと考
えられる。そのため上記の項目 3では、使用するループ角に合わせた状態で共振周波数を 1.5 GHzに調整する必要が
ある。

Tuner

Tuner

Tuner Input coupler

ϕ370.26 m
m

ϕ263.30 m
m

図 7.1: （左図）空洞径及び同軸スロット径の調整、（中央図）周波数チューナー中心位置の調整、
（左図）入力カップラー先端位置の調整
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図 7.2: （左図）周波数チューナーの中心位置、（中央図）調整後の入力カップラーの先端面の位
置、（左図）結合ループの回転角。左図及び中央図は横から見た図、右図は上から見た図である。
寸法単位: mm。

7.1.2 RF吸収体の形状、配置
次に低電力モデルで使用した RF 吸収体について示す。第 5 章と第 6 章の検討で仮定した IB004 フェライトは、
低電力モデル製作時点では入手が困難であった。そこで低電力モデルでは、このとき入手可能であった TDK 社製
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の Ni-Zn系フェライト HF70[85]を採用した。HF70は SPring-8の 508 MHz TM020型空洞で採用されており [44]、
SuperKEKBでの開発実績 [98]もある。図 7.3に HF70の複素誘電率、複素透磁率の測定結果を示す。測定には、同
軸サンプルホルダーを使用し Nicolson-Ross法 [99]により誘電率、透磁率を評価した。Sample Aは SuperKEKBの
研究グループによる測定結果 [98]、Sample Bは本研究で独自に測定したものである。尚、Sample A, Bはそれぞれ異
なるロットで製作されたサンプルである。2つの試料の測定結果の差は µ′′ でおよそ 1割程度であるから、電磁場計
算の結果に大きな影響はない。電磁場計算では、Sample Aの測定結果を 1次 Debyeモデルでフィッティングし CST

に取り入れた。
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図 7.3: フェライトHF70の複素比誘電率 ϵr = ϵ′r + iϵ′′r（上図）と複素比透磁率 µr = µ′
r + iµ′′

r（下
図）。1次Debyeモデルによる Sample Aに対するフィッティング結果を実線（実部）と破線（虚
部）で示す。誘電率のフィッティング結果は、0.1–10 GHz帯でほぼ一定の ϵr = 9.0、透磁率にお
いては µs = 727, µ∞ = 1.0, τ = 13.2× 10−9 sとなった。

前章までの電磁場シミュレーションでは、RF吸収体を円環状の形状で簡略化していた。しかし実際は、次章で示
す RF吸収体の取付方法や機械設計上の理由から円環状の RF吸収体は導入できず、より細かいフェライトブロック
を集積して空洞に導入することになる。低電力モデルでは図 7.4のように、寸法 15× 5× 4.5 mmの HF70ブロック
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試料を複数個入手し、これを 8個ずつ集積して、それらを空洞片側に 6か所ずつ計 12カ所に配置した。

15

5 4.5
Beam axis

Input coupler

Tuner

Tuner

Tuner

Ferrite block

図 7.4: 低電力モデルにおけるフェライトブロックの配置（単位: mm）

7.1.3 加速モードのシミュレーション結果
周波数チューナーと入力カップラーの先端の位置と結合ループの回転角を図 7.2に示したように合わせた場合の、
加速モードのシミュレーション結果を表 7.1に示す。軸対称形状のときに比べて無負荷 Q値は 8%程度低下するが、
これはポートの設置により壁損失電力が増加したためである。
周波数チューナーによる周波数調整量に対する RF吸収体での損失電力の評価結果を図 7.5に示す。チューナー 1

台のみを使用した場合とチューナー全 3台を同時に使用した場合の両方でシミュレーションを実施した。共振周波数
を±500 kHz調整した場合で比較すると、チューナー 1台使用時では壁損失の約 26%もの電力が RF吸収体で損失さ
れるのに対して、チューナー 3台使用時では約 1.5%に低減される。

表 7.1: 加速モードに関するシミュレーション結果。計算は図 7.4のシミュレーションモデルで、
CST, Frequency-domain Solverを用いて行った。

Parameter Value

Resonant frequency 1.499 99 GHz

R/Q 68.1 Ω

Unloaded Q (copper) 31,500

External Q 122,000

Coupling coefficient 0.26
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図 7.5: 共振周波数の調整量に対する加速モードの吸収体での損失と壁損失の比の計算結果。計
算では図 7.4のフェライトブロックの配置、及びHF70の周波数特性（図 7.3）を仮定した。CST

MW Studio, Frequency-domain Solverを使用し、共振周波数と同じ周波数の高周波を入力した
際の電力損失を計算した。青点は周波数チューナー 1台（入力カップラーと相対するチューナー）
を使用した場合、橙点はチューナー全 3台を使用して周波数調整を行った場合の計算結果を示す。
破線は 2次フィッティングの結果を示す。

7.2 低電力モデルの機械設計
低電力モデルの機械設計について述べる。実際の空洞では大電力を投入するため電気伝導率が高い銅で製作される
が、低電力モデルでは低い電力での測定しか行わないため材質としてアルミニウム合金等を使用して製作費を抑えた。
また大気中で測定を行うため、排気ポートや真空封止部などの機構は省略した。
また、加速モードの共振周波数等をできるだけ正確にシミュレーション結果と比較できるよう実寸大で製作し、空
洞内面において ±10 µmの精度を目指した。空洞赤道部においてこの精度は、1.5 GHzの共振周波数に対しおよそ
±80 kHz程度の精度に相当する。
低電力モデルの 3次元 CAD図を図 7.6に示す。機械設計はKEK機械工学センターの助言の元、3次元 CADソフ
ト SolidWorks[91]またはAutodesk Inventor[92]を使用し検討を行った。また、各部品の分解図を図 7.7に示す。材質
は主にアルミニウム合金 (A5052)を使用し、一部強度が必要な部品にはステンレス鋼 (SUS304)を使用した。図 7.7 1○

の胴体部は、空洞赤道部から同軸スロットの外側を構成し、この前後に端板部 [図 7.7 2○]が取り付けられる。端板に
はノーズコーンの形状が施されており、この部品で同軸スロットの内側からノーズコーンを構成する。図 7.6に示す
ように、端板部には測定プローブ用の穴を 45 度間隔で 3 か所設けた。
端板部は図 7.7 3○のブリッジフランジを介して胴体部に取り付けられる構造になっている。ブリッジフランジのみ
で端板部を支える構造となっているため、この部分には強度が要求される。そのためブリッジフランジはステンレス
鋼で製作した。ブリッジフランジには吸収体モジュール [図 7.7 4○]を取り付けるための扇状の開口部を 6 か所設けた。
吸収体モジュール 1 台につき 8 個のフェライトブロック（寸法:15 mm×5 mm×4.5 mm）が取り付けられ、このモ
ジュールが計 12 個空洞本体に設置される。このフェライトブロックの寸法に関しては、入手可能なフェライトブロッ
クのうち、できるだけ大きい設置面積を確保できるものを選択した。RF吸収体の取付方法は、SPring-8の TM020

型空洞の大電力モデル [44]の設計を参考にした。
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図 7.6: 低電力モデルの 3次元 CAD図。左図: 組立図、右図: 断面図。
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図 7.7: 低電力モデルの分解図。 1○胴体部、 2○端板部、 3○ブリッジフランジ、 4○吸収体モジュー
ル、 5○ビームポート、 6○ビームポート蓋。

7.3 低電力モデルの製作
製作された低電力モデルの各部品を図 7.8に、組立てられた低電力モデルと入力カップラー、周波数チューナーの
写真を図 7.9に示す。各部品の組立ては問題なく行われた。周波数チューナーにはマイクロメータが取り付けてあり
精密にプランジャーの位置を調整できる構造とした。入力カップラーについては、扇型ループの回転が可能な設計を
行った。また、製作された胴体部内面の 3次元測定結果を図 7.10に示す。製作されたモデル空洞の赤道部を測定する
と、最大で 18 µm、標準偏差で 8.8 µmの誤差が確認された。この標準偏差から推測すると、赤道部のみの製作誤差
から生じる加速モードの共振周波数の誤差は約 71 kHzと考えられる。他の周波数誤差の要因として、端板部の製作
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誤差、胴体部にブリッジフランジを介して端板部を取り付けたときの位置誤差などが考えられるが、これらの測定は
行っていない。

1 2

3 4

図 7.8: 製作された低電力モデルの各部品。 1○胴体部、 2○端板部、 3○ブリッジフランジ、 4○吸収
体モジュール。

Coupler

TunerTuner

Tuner Tuner

Coupler

図 7.9: （左）組立て後の低電力モデルの写真、（右上）扇型入力カップラー、（右下）周波数チュー
ナー（プランジャー径 38.6 mm）。
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図 7.10: 製作された低電力モデルの内面外周部の 3次元測定の結果

7.4 加速モードの測定結果
7.4.1 チューナーと結合ループが基準位置のときの測定結果
まず、加速モードの測定結果について示す。ここでは、周波数チューナーと結合ループの先端位置は図 7.2 に示
した基準位置、入力カップラーの回転角も同図に示したように 55◦ に合わせた。また、吸収体を取り付けた状態で
測定を行った。測定時の室温は 24◦C、湿度は 54%であった。測定にはベクトルネットワークアナライザ (Keysight

Technologies, E5080A)を使用した。
加速モードの測定結果を表 7.2に示す。共振周波数の補正は次節で述べる。無負荷Q値の計算結果をアルミニウム
合金の場合に換算すると約 19,000であり、測定値は計算値の約 65%であった。無負荷 Q値の誤差の要因としては、
図 7.7に示したように空洞赤道部を構成する胴体部を 2分割で製作したことが大きいと思われる。この場合、空洞内
面の 2つの部品の境に接触抵抗が発生する。TM020モードの表面電流はこの接触部を横切るため抵抗が大きくなり
無負荷 Q値の低下に繋がったと考えられる。この根拠として、表面電流が接触部を渡らない TE011モードの共振を
測定したところ、無負荷Q値の計算値と測定値はおよそ 3%の誤差内で一致した。また、吸収体の有無での無負荷Q

値の変化は、0.1%以下であり測定誤差よりも低い値であった。外部Q値においては測定値と計算値は誤差 5%以内で
一致した。

表 7.2: 加速モードの測定結果。測定は室温 24◦C、湿度 54%の環境下の空気中で行われた。

Parameter Measurement

Resonant frequency 1.499 04 GHz (in air)

Unloaded Q (aluminum alloy) 12,300

External Q 128,000
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7.4.2 共振周波数の補正
加速モードの共振周波数の測定値をシミュレーション結果と比較するため、測定周波数の補正を行う。ここでは、
空気の誘電率による周波数低下、温度変化による周波数変化、そして壁損失による周波数低下を補正する。

空気の誘電率の校正
真空中の共振周波数を fvac、大気中で共振周波数を測定された共振周波数を fair とおくと、両者は

fair =
fvac√
ϵr,air

(7.1)

の関係にある。ここで、ϵr,airは空気の比誘電率である。測定時の環境下（室温 24◦C、湿度 54%）での空気の誘電率
は 1.00067と見積もられる。この値を用いて表 7.2の共振周波数の測定値を真空中の値に換算すると、1.499 54 GHz

となる。

環境温度の校正
設計上の寸法は、温度 20◦Cのときの値であるから、温度変化による周波数変化の校正も必要である。標準とする
温度 T0 のときの共振周波数を f(T0)とする。この温度から∆T 変化したときの共振周波数の変化∆f は

∆f

f(T0)
≈ −α∆T (7.2)

と近似される。ここで、αは空洞に使用された材質の線膨張係数であり、低電力モデルの場合はアルミニウム合金の
線膨張係数 (αA5052 ≈ 24× 10−6/◦C)である。室温 24◦Cのときの測定値を標準温度 T0 = 20◦Cの値 f(T0)に換算す
るには、

f(T0) = f(T0 +∆T )/(1− αA5052∆T ) (7.3)

に、f(T0 +∆T )に真空換算後の測定値 1.499 54 GHz、∆T = 4◦Cを代入すればよい。標準温度 20◦且つ真空換算後
の共振周波数は、1.499 68 GHzとなる。

Ohm損による共振周波数低下の校正
最後に、壁損失による周波数低下を考える。空洞内面が無損失のときの共振周波数を f0 とおく。このとき、壁損
失がある場合共振周波数 f1 との差∆f = f1 − f0 は

∆f = − f0
2Q0

(7.4)

となる。ここで、Q0は壁損失がある場合における無負荷Q値である。低電力モデルで測定された無負荷Q値 (12,300)

を使うと、∆f = −61 kHzとなる。一方、銅空洞の場合は表 7.1のシミュレーション結果よりQ0 = 31, 500であるか
ら、(∆f)Cu = −23 kHzとなる。このことから、低電力モデルの共振周波数の測定値を銅の電気伝導率での周波数に
換算するには、測定値を約+40 kHzかさ上げすれば良い。先程の周波数校正値 (1.499 68 GHz)に 40 kHzを足すと、
1.499 72 GHzとなる。
最終的に 3つの要素を校正した結果、真空中、標準温度 20◦C、銅の電気伝導率に換算した TM020モードの共振周
波数は 1.499 72 GHzとなり、表 7.1のシミュレーション結果と比べて 270 kHzほど低い結果となった。前節で述べ
たように、空洞の製作誤差としては空洞赤道部の製作誤差 (≈70 kHz)に加え、端板部の製作誤差や各部品の組立誤差
などが共振周波数の誤差に影響する。そのため、シミュレーション予測における周波数誤差としては、測定された誤
差 270 kHzと同程度、またそれよりも小さい値と推測される。
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7.4.3 結合ループに関する測定結果
結合ループの回転角に対する外部 Q値の測定結果を図 7.11に示す。式 (5.13)の cos 2乗則に基づく理論値を合わ
せて示す。この理論値との比較を行いやすくするため、外部Q値の逆数値でプロットした。測定値の理論値との誤差
は、多くの測定点で 2%から 8%弱、θ ≥ 60◦ の結合度が低い測定点で最大 16%であり、cos 2乗則が概ね正しいこと
が測定でも確認された。
第 7.1節で指摘した、結合ループを回転したときの共振周波数の変化を図 7.12に示す。縦軸は回転角 55度のときの
共振周波数を基準にとった。ループを 55度回転させた場合、共振周波数は回転角 0度のときに比べ約 170 kHz高く
なることが測定で確認された。この周波数変化は、電磁場シミュレーションで予測された値に一致する。カップラー
の回転に伴い共振周波数が変化する点は、扇型カップラーの短所である。
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図 7.11: ループ回転角に対する外部 Q値の変化
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図 7.12: ループ回転角に対する TM020モードの共振周波数の変化。縦軸の周波数変化は、ルー
プ角度 55度のときの周波数を基準とした。
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7.4.4 周波数チューナーに関する測定結果
周波数チューナーの挿入量に対する共振周波数の変化を図 7.13に示す。横軸の挿入量 dは、図 7.2に示した基準位
置から測ったプランジャーの相対位置を示し、dが正のときにプランジャーは空洞内部へ突き出すことを表す。チュー
ナー 1台のみを使用した場合と、3台を同時に使用した場合で測定した。3台使用時は、各プランジャーの挿入量が
同じになるように動かした。1台のみを使用する場合は、入力カップラーに対向するチューナーを使用した。測定値
と計算値の差は、1台使用時にチューナーを引き抜いたとき (d < 0)ときにやや大きく 20–29 kHzほど確認された。
その他の測定点の差異は、1–13 kHz程度であった。
次に、フェライトでの電力損失の大きさを評価するため、この損失に関する Q値Qabsを測定した。この値の逆数
は 1/Qabs = Pabs/(ωres,nW )と表される量であり、Pabs は加速モードの吸収体での損失電力、ωres,nは加速モードの
共振周波数、W は空洞内蓄積エネルギーを示す。測定では、吸収体を設置していないときの負荷 Qと、吸収体を設
置したときの負荷Qのそれぞれの逆数の差から 1/Qabsを測定した。チューナーによる周波数調整量に対する 1/Qabs

の変化を図 7.14に示す。負荷Qの逆数がおよそ 9.1× 10−5であるのに対し、1/Qabsは 10−7から 8× 10−6の大きさ
であり負荷 Qに対して小さいため、測定誤差が大きくなっている。測定でも、周波数の調整量（チューナーの挿入、
引き抜き）に従ってフェライトでの電力損失が増加すること、チューナー 1台のみを使用するよりも 3台を同時に使
用する方が損失が大幅に低減されることが確認された。測定値とシミュレーション結果を比較すると、チューナー 1

台使用の場合で周波数を+側に調整した場合で 4割程度の差異がみられた。その他の測定点では、測定値は計算値と
測定誤差内で一致した。
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図 7.13: プランジャーの挿入量に対する加速モードの共振周波数の変化。点は測定値、破線はシ
ミュレーション結果を示す。横軸はプランジャー 1台当たりの挿入長を示し、零点は図 7.2のプ
ランジャーの基準位置を示す。
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図 7.14: 周波数調整量に対する RF吸収体での損失を示す Q値の逆数 (1/Qabs)の変化

7.5 寄生モードの測定結果
空洞共振モードのスペクトルの測定結果を図 7.15に示す。吸収体の有無のそれぞれの場合で、入力カップラーから
測定用プローブへの透過係数を測定した。プローブは図 7.6右の断面図で示した、ビーム軸に対して鉛直上側に配置
されたプローブ用の穴を使用した。加速モード (TM020)のピークには変化がほとんど見られない一方で、多くの寄
生モードが効果的に減衰されていることがわかる。主要な寄生モードの共振周波数とQ 値、及びKEK将来光源での
Q 値の上限目標を表 7.3に示す。TE121モードの共振は電磁場分布の都合上、図 7.15のスペクトルでは見えないが、
別のプローブポートを用いた測定で Q値を測定した。TE121 モード以外の寄生モードは強く減衰され、上限目標と
同程度か下回っていることを確認した。残された TE121 モードの Q値は目標値の 3.8倍程度であった。第 6章で指
摘した通り、このモードはもともと同軸スロットによる減衰が難しいモードである。また、測定値と計算値を比較す
ると、両者の差異は 11–40%であった。

表 7.3: 主要な寄生モードの Q値の測定結果

Mode
Frequency (GHz) Loaded Q

Measurement Measurement Simulation Target

TM010 0.58 34.0 38.2 <58.4

TM110 0.97 23.8 30.0 <28.8

TM120 1.88 40.1 67.1 <38.7

TE121 2.33 3,040 4,270 <795
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図 7.15: 空洞共振モードのスペクトルの測定結果

7.6 低電力測定のまとめ
低電力モデルの設計検討では、吸収体の導入方法や要求される製作公差等、現実的な空洞構造・製作上の検討を行
うことができ、大電力モデルの試作に繋がる多くの知見を得た。製作されたモデル空洞の各部品は要求される寸法精
度をほぼ満たすことがわかり、製作技術面で困難な点は低電力モデルにおいては確認されなかった。
低電力測定の結果として、まず加速モードの共振周波数の測定値の補正値は、計算値と 270 kHzの差異で一致する
ことがわかった。この差異には空洞赤道部の製作誤差、各部品の組立誤差等も含まれているためシミュレーション誤
差はより小さいと考えられる。尚、大電力モデルの製作では調整削りで共振周波数を調整する予定である。今回測定
された 300 kHz弱程度の誤差であれば調整削りによる周波数調整が可能と考える。
加速モードの無負荷Qの測定値は計算値の 6割程度であったが、これは赤道部の接触抵抗が原因と考えられる。大
電力実機ではそのような接触抵抗は発生しない設計であるため、この現象は実機では問題とはならない。外部Q値の
測定値と計算値との誤差は 5%以内であり、良好な一致を得た。
加速モードの吸収体での損失をQ値の測定により評価した。この測定で、第 5章で議論した周波数チューナー 3台
の回転対称な配置により、チューナー挿入時の吸収体での加速モードの損失を抑える効果を実測で確認した。結果、
チューナー 1台使用時よりも 3台を同時に使用したときの方が損失を大幅に抑制できることが測定からも示された。
また、測定された電力損失の大きさは、シミュレーション予測と同程度か数割低い値であった。
寄生モードのスペクトルを測定しこれらの Q値を評価した。測定結果から少なくとも 2.3 GHzまでの寄生モード
については、概ねシミュレーションで予想した通りの減衰性能が得られた。
これらの測定結果とシミュレーション結果の比較検討から低電力測定とシミュレーションの両者の差異は空洞設計
上問題ない範囲であり、この結果はこれまでの電磁場シミュレーションの正しさを十分保証するものである。
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第8章 大電力モデルに向けた検討

低電力測定により電磁場シミュレーションの精度が確認された後、大電力モデルの設計検討を開始した。大電力モ
デルでは、大電力高周波の投入に耐えうる設計が必要となる。この段階で、RF吸収体での吸収電力の許容値が最も厳
しい運転条件では不足することに気付いた。初期の設計検討では円環状の RF吸収体を仮定していたが、実際の空洞
では RF吸収体の小さいブロックを集積して設置するため、初期の検討と比べて RF吸収体の体積が減少してしまっ
たためである。
そこで最初に、RF吸収体の発熱密度を低減するため、同軸スロット部分の構造や入力カップラーの設計を変更し
た。これにより RF吸収体での電力負荷が低減されることを電磁場シミュレーションにより確認した。次に、検討し
た内面形状が機械的に設計可能であることを示すため、大電力モデルの機械設計を検討した。この設計段階で、冷却
水路や真空封止用の溝等の設置箇所をある程度考えた。最後に、考案した機械設計が大電力の負荷と真空引きした際
に生じる大気圧による応力に耐えうる構造であることを示すため、熱・応力解析を実施した。

8.1 RF吸収体の吸収電力の問題
まずRF吸収体における吸収可能な電力を考える。低電力モデルでは、15 mm×5 mm×4.5 mmのフェライトブロッ
クを合計 96個搭載した。HF70フェライトの吸収電力の上限は IB004と同程度の 10 W/cm3 程度とすると、これは
フェライトブロック当たり 3.38 Wに相当する。吸収電力の密度が大きすぎると、大電力運転時にフェライトが熱膨
張により破損する可能性がある。
ここで、大電力実機において最も厳しい運転状況を考える。共振周波数を中心周波数 1.5 GHzからチューナーによっ
て+500 kHzだけずらし、KEK-LSの平均ビーム電流 500 mAに相当する寄生モード電力が加わり、且つ加速モード
の壁損失電力として設計値の 11 kW（RF電圧 155 kV/cavity励振時）が発生している状況を仮定する。モデル空洞
で使用したフェライトブロックの形状をそのまま大電力モデルで使用すると、加速モードはフェライトで合計約 160

W損失する。これは 1ブロック当たり平均 1.6 W吸収することに相当する。また、Model B形状で改めて評価した
loss factor（付録 C.3.3節参照）から寄生モードの電力を見積もると、ビーム電流 500 mAで 420 Wとなる。ここで、
RMSバンチ長は KEK将来光源でバンチ伸長が行われていない場合に当たる 3 mmに設定し計算した。これを全て
フェライトで吸収すると仮定すると単純計算で 1ブロック当たり 4.4 W吸収することになる。そのため、モデル空洞
で搭載したフェライトの体積の場合、フェライトでの平均吸収電力が許容値の約 1.8倍となることがわかった。
さらなる困難な課題として、加速モードによるフェライトの発熱が、局所的に大きくなる問題も明らかになった。
これを示すため、共振周波数を+500 kHz調整した場合における加速モードのフェライトでの電力損失の分布を図 8.1

に示す。このシミュレーションは、CST, Frequency-domain Solverを用いて、入力カップラーから共振周波数と同じ
周波数の高周波を入力したときの評価である。壁損失電力は 11 kWとした。カップラーループの特に後ろ側のフェ
ライトブロックの発熱が大きく、最大で 7.3 W/blockの発熱が発生している。
これらの課題を克服するため、大電力実機の設計に際して低電力モデルよりも多くのフェライトを搭載できるよう
寄生モード減衰機構の部分の改良を行った。また、加速モードによって局所的に発熱が大きくならないようにカップ
ラーループ部分の設計変更を行った。
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図 8.1: 加速モードのフェライトブロックにおける損失電力密度。周波数チューナー 3台により+500

kHzだけ 1.5 GHzから共振周波数を上げたときの評価結果。CST MW Studio, Frequency-domain

Solverを使用し、共振周波数と同じ周波数の高周波を入力した。また、図 7.3の HF70フェライ
トの周波数特性を仮定した。カラーバーは RF電圧 155 kV（壁損失電力 11 kW）励振時の数値。

8.2 吸収電力密度低減のための設計変更
大電力実機で検討したフェライトブロックの新たな配置を図 8.2（左図）に示す。また、設計変更後の空洞内面形
状を図 8.3に示す。低電力モデルでは、同軸スロットの終端を内側に折り畳み、空洞側から隠れた位置にフェライト
を収納する設計であった。設計変更後の形状ではフェライトを空洞側から隠れる位置に置くことは同じであるが、同
軸スロット終端を内側ではなく外側に折り畳む構造に変更した。この新しい構造により、フェライトの設置位置がよ
り半径方向外側に配され、フェライトを搭載できる空間をより多く確保することが可能になった。また、大電力実機
では吸収体モジュールの導入部を真空封止する必要があるため、低電力モデルよりもモジュールのフランジ部分の面
積を多く確保する必要がある。この点においても、スロット終端部の変更は都合が良い。
スロットの深さは図 6.9のModel B形状から 4 mm延長した。これは同軸スロットの減衰モードに起因する加速
モードの電力損失を低減するためである。また、スロットの径方向の位置は微妙に再調整した。スロット以外の内面
形状はModel B形状を踏襲している。
このスロット部分の変更に加え、フェライトブロックの寸法についても変更を行った。大電力実機では 25.5 mm×10.26

mm×4 mmの寸法のフェライトブロックを 1モジュール当たり 6個接合することとした。このフェライトブロック
の寸法は SPring-8の TM020型空洞大電力モデル [44]で採用されたものと同じである。低電力モデルと設計変更後の
構造において搭載可能なフェライト体積の比較を表 8.1に示す。モデル空洞より大判のブロックを使用することで、1

ブロック当たりの吸収電力の許容値を 10.5 Wに拡大することができる。このフェライトブロックの配置方法の変更
で、フェライトの合計体積は低電力モデルに比べ約 2.3倍に増加した。
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フェライトブロックの配置方法の改良と合わせて、入力カップラーの結合ループ部分の形状変更も行った。低電力
モデルで採用した扇型ループは、ループ先端面に段差が生じる構造であるため、加速モードの電力損失の偏りを誘引
したと考えられる。そこで、結合ループ先端面をできるだけ平らにする形状を考案した。大電力モデルで採用予定の
結合ループの形状を図 8.2の右図に示す。基本形状は、第 5.3節で提案したテーパ付ループであるが、先端部をより
平らとするために改良を施した。また、ループを回転させると加速モードの電力損失が空洞の左右で偏ってしまう可
能性がある。そこで、ループは基本的に回転せず最大結合の位置、つまりビーム軸に平行な角度で運転することを考
えている。図 8.2のループ形状では最大結合定数は 0.49に調整し、ループの回転を行わなくてもビームなしの運転と
ビームありの運転両方に対応できるようにした。

表 8.1: 低電力モデル及び設計変更後の構造におけるフェライトの体積の比較

Parameter Modified design Low-power model (Model B)

Volume of ferrite block 1.05 cm3 0.338 cm3

Number of ferrite blocks 72 96

Total ferrite volume installed 75.3 cm3 32.4 cm3

25.5

10.26
4

Beam axis

Input coupler

Tuner

Tuner

Tuner

Ferrite block

図 8.2: 吸収体での吸収電力密度低減のため考案されたフェライトブロックの配置と結合ループの
形状（単位: mm）
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図 8.3: 改良後の内面形状（単位: mm）

設計変更後における加速モードのフェライトでの電力損失の分布を図 8.4に示す。図 8.1の条件に合わせ、チュー
ナー 3台により共振周波数を+500 kHz上げ、壁損失電力 11 kWとした。左図のカラーバーの最大値は図 8.1に一致
させ、最も損失が大きい吸収体モジュールを四角枠で示した。また、この吸収モジュールの電力損失を右図に示し、
カラーバーのスケールを調整して表示した。図 8.1と図 8.4（左図）を比較すると、設計変更後の方が全体的に電力損
失が低減されていることがわかる。表 8.2に、加速モードの電力損失と寄生モード電力の密度と合計値、及び許容さ
れる吸収電力の値のまとめを示す。設計変更前の低電力モデルの場合、加速モードの電力と寄生モード電力の合計は
許容される吸収電力の約 1.8倍であったのに対し、フェライトの増強を行った設計変更後では許容値の約 69%となっ
た。ブロック当たりで評価すると、変更前に最大 7.3 W/blockあった加速モードの電力損失が、変更後ではブロック
体積が大きくなっているにもかかわらず最大 2.6 W/blockに減少した。この最大値 2.6 Wに寄生モード電力のブロッ
ク当たりの数値 (5.8 W)を足しても約 8.4 Wであるからブロック当たりの許容値 10.5 Wを下回ることになる。尚、
フェライトブロックの一部（図 8.4右図の赤色で示した部分）は、加速モードの電力が 9.0 W/cm3とまだ高いため、
寄生モード電力が加わると許容値 10 W/cm3を上回る。しかし、許容値を上回る部分はブロックの一部分であり、最
終的には熱応力解析行い、強度上問題ないかを確認した。
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図 8.4: 設計変更後の加速モードのフェライトブロックにおける損失電力密度。周波数チューナー
3台により+500 kHzだけ 1.5 GHzから共振周波数を上げたときのシミュレーション結果。CST

MW Studio, Frequency-domain Solverを使用し、共振周波数と同じ周波数の高周波を入力した。
また、図 7.3の HF70フェライトの周波数特性を仮定した。カラーバーは RF電圧 155 kV（壁損
失電力 11 kW）励振時の数値。左図はカラーバーの最大値を図 8.1に合わせ、最も発熱が大きい
吸収体モジュールを四角枠で示した。また、この吸収体モジュールの発熱分布を右図に示す。

表 8.2: 設計変更前後における加速モードの電力損失、寄生モード電力、及び許容される吸収電力
の比較。単位体積当たり、ブロック当たり、合計値を示す。加速モードの値は+500 kHz中心周
波数から周波数調整されたときの値。

Modified design Low-power model (Model B)

Power loss from accelerating mode

per unit volume ave. 1.33 W/cm3 4.86 W/cm3

max 9.0 W/cm3 32.9 W/cm3

per block ave. 1.40 W 1.64 W

max 2.62 W 7.26 W

total 101 W 157 W

Parasitic-mode power

per unit volume ave. 5.6 W/cm3 13.0 W/cm3

per block ave. 5.8 W 4.4 W

total 420 W

Allowable absorbed power

per unit volume 10 W/cm3

per block 10.5 W 3.38 W

total 753 W 324 W
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以上で述べた 2通りのフェライトブロックの設置方法で結合インピーダンスを評価した。評価結果を図 8.5に示す。
シミュレーションは入力カップラーと周波数チューナーを省いたモデルで且つ HF70フェライトの特性を取り入れて
行った。設計変更後は変更前と比べ縦方向の減衰性能がやや劣る。特に、TM01伝搬モードの遮断周波数より高い 4.8

GHzに目標値の 1.6倍、5.5 GHzに目標値の約 2倍のピークが現れた。これらの寄生モードは、設計変更前でもある
程度空洞内に trapされていたが、同軸スロット部の設計変更でQ値が上がってしまったものと思われる。しかし、挿
入光源の導入により放射減衰率の増加することなどを踏まえると、この程度の結合インピーダンスの増加は許容範囲
内であると思われる。
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図 8.5: 低電力モデルのフェライトブロックの配置（図 7.4）と設計変更後（最終形状）のフェラ
イトブロックの配置（図 8.2）における結合インピーダンスの計算結果。チューナーポートやカッ
プラーポートは省いて計算を行った。フェライトは図 7.3の HF70の周波数特性を仮定した。

8.3 設計変更後の空洞パラメータ
前節で示した設計変更を行った後の空洞パラメータを表 8.3に示す。R/Qや無負荷Qの値は、周波数チューナー 3

台と入力カップラーを取り付けたときの値であり、設計変更前の値（表 7.1）とほぼ同じである。
KEK-LSで要求される高調波空洞 1台当たりの RF電圧 155 kVを励振時の壁損失電力は約 11 kW/cav.である。
このときの壁損失密度の計算結果を図 8.6に示す。壁損失密度の最大値は端板部のところで約 11 W/cm2である。こ
の熱負荷における熱応力解析は次節以降に示す。
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表 8.3: 設計変更後の加速モードのパラメータ。図 8.2に示した周波数チューナーと入力カップ
ラーを取り付けたモデルで、CST Frequency-domain Solverにより評価。

Parameter Value

Resonant frequency 1.500 00 GHz

R/Q 68.0 Ω

Unloaded Q 31,400

Shunt impedance 2.14 Ω

Coupling coefficient 0.5

RF voltage 155.4 kV/cav.

Wall-loss power 11.3 kW/cav.

Max. wall-loss density 11.0 W/cm2

Max. electric field 6.7 MV/m

Coaxial slot

Beam axis

11
10
9
8
7
6
5
4
3
2
1
0

W/cm2

図 8.6: CST MW Studio, Eigenmode Solverによる壁損失電力密度の計算結果（ポートを省いた
軸対称の場合で計算）。カラーバーは RF電圧 155 kVを励振時の値。

改良後の内面形状における電場分布を図 8.7に示す。最大の電場強度は、ノーズコーンの先端で 6.7 MV/mである。
この値は 1.5 GHzでの Kilpatrick limit (34.2 MV/m)の約 20%であり十分低い値である。また、本空洞と周波数が
近い 1.3 GHz cERLバンチャー空洞の大電力試験 [82]でも同程度の電場強度 (7.1 MV/m)の実績がある。
ここで、同軸スロット内でmultipactor放電を起こす可能性について考察してみる。同軸スロットの部分を拡大し
た電場分布を図 8.8に示す。電場はスロット内に入り込むと動径方向に成分をもつようになる。そのため、同軸スロッ
トの壁から電子が動径方向に放出され、そのときの反対側の壁への移動時間が RFの周期と共振すると multipactor

放電の危険がある。参考に平行平板間の multipacting zoneの計算例を図 8.9に示す。図は文献 [100]より転載した。
横軸は、電場の周波数 f と平行平板間 dのギャップ長さの積 fd (MHz cm)、縦軸がギャップ電圧 (rmsV)である。実
線で囲まれた部分は、multipactor放電が発生する領域であることを示す。これを同軸スロットの場合に当てはめる
と、電場の周波数 f は高調波 RF周波数の 1.5 GHzに、ギャップ長さ dは同軸スロットの幅 16 mmに相当するため、
fd = 2400 MHz cmとなる。しかし、図 8.8のように動径方向成分はスロット幅の半分で向きが反転するため、dの
値はスロット幅の半分に取った方がより現実に近いと推測される。この場合 fd = 1200 MHz cmとなり、図 8.9の
3/2-cycleから 7/2-cycleの共振に当たる。この見積もりでは、最も放電が激しい 1/2-cycleの共振は避けられると思
われる。但し、ここで行ったのは簡易的な考察である。今後シミュレーションにより詳しく調べることが望ましいで
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あろう。
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図 8.7: 改良後の内面形状（図 8.3）における加速モードの電場分布（ポートを省いた軸対称の場
合で計算）。カラーバーは RF電圧 155 kVのときの電場強度を表示。

1.7 MV/m

140 kV/m

図 8.8: 同軸スロット内の加速モードの電場分布。図 8.7と同じスケール。
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図 8.9: 平行平板におけるmultipacting zoneの計算例。図は文献 [100]より転載した。

8.4 大電力モデルの機械設計
図 8.2で示したフェライトブロックの配置が機械的に設計可能であることを示すため、大電力モデルの機械設計を
行った。また、熱応力解析を行うため、冷却水路の配置も考えた。低電力モデルの設計と同様に 3次元 CADソフト
Autodesk Inventorを用いて設計検討を行った。作成した 3次元イメージ図を図 8.10、断面図と水路配置を図 8.11、
分解図を図 8.12に示す。灰色の部分は SUS、茶色の部分は銅（無酸素銅）で製作されることを示す。吸収体の導入
方法等は低電力モデルと同様であるが、ブリッジフランジと端板部はろう付けで接合される構造となっている。端板
外側は SUS製板で補強され、これにより大気圧による内面形状の変形も低減される。
真空シール用の溝は、ブリッジフランジの吸収体モジュール導入のための開口部の周囲（図 8.10左図）、及び胴体
部のブリッジフランジとの締結部分（図 8.12 1○）に掘られている。真空封止については第 8.6節で改めて触れる。
冷却水路は端板部に 3か所、赤道部付近に 2か所設置した。また、フェライトブロックを冷却するため、図 8.10左
図の吸収体モジュールの銅製の台座にも冷却水路を設置した。
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450
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図 8.10: 大電力モデルの 3次元 CAD図。空洞本体（右図）と吸収体モジュール（左図）。

Ch. 2

Ch. 1

Ch. 3

Ch. 4

Ch. 5

図 8.11: （左図）大電力モデルの断面図、（右図）設置された冷却水路 (Ch. 1–5)
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図 8.12: 大電力モデルの分解図。 1○胴体部、 2○ブリッジフランジ、 3○吸収体モジュール。

8.5 熱・応力解析
前節で提示した空洞構造を元に構造解析ソフトウェア Ansys Mechanical[81]を使用して熱・応力解析を実施した。
詳しいシミュレーションの設定については、付録 E章に示す。空洞本体部分のシミュレーションでは、RF電圧 155

kVを励振時の壁損失電力 (11 kW)を仮定し、このときの壁面の発熱と冷却水路との間の熱伝達を考慮した。吸収体
モジュールについては別途単体で解析を行った。これについては後述する。図 8.6で示した壁損失電力の分布を熱解
析に使用した。図 8.6のように壁面を円環状に 19分割し、それぞれの円環上で平均の壁損失電力を計算、円環の平均
の数値をAnsysのシミュレーションの設定に反映させた。冷却水の温度は入口で 20◦C、流量は空洞片側の経路で 8.1

L/min（流速 3 m/s）を仮定した。このときの水路の熱伝達係数は 1.0–1.3 W/(cm2 K)と計算される（計算方法は付
録 Eを参照）。また、冷却水の温度設定は、PF 2.5 GeVリングの加速空洞と同じ数値である。図 8.11の Ch. 1–5の
水路は同一系統で繋がっているものとした。このとき冷却水への熱流入による水温上昇をシミュレーションで近似す
るため、表 8.4に示す通りに各水路で設定水温を変えて計算した。

表 8.4: 熱解析における各冷却水路の水温と熱伝達係数の設定値

Channel Water temperature (◦C) Heat transfer coefficient [W/(cm2 K)]

1 20.7 1.3

2 22.1 1.3

3 23.6 1.3

4 25.4 1.0

5 27.7 1.3
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シミュレーション結果として、まず図 8.13に温度分布を示す。端板のノーズコーンから同軸スロット内側にかけて
最大約 35◦C（+15◦Cの上昇）となった。次に、図 8.14に相当応力、図 8.15に変形量を示す。変形量はベクトル量
で表示した。応力と変形量の計算には、温度上昇に伴う熱変形に加え空洞内部を真空引きした際に生じる大気圧によ
る応力も考慮した。相当応力は端板部の SUS製の外板で 33 MPa程度であり、構造的な問題は認められない。空洞
内面の変形は、空洞赤道部で最大 25 µmの膨張が見られる一方、ノーズコーンの先端は 10 µm弱内側に押されるこ
とがわかった。この内面形状の変形による TM020モードの共振周波数の変化量を CSTで計算すると、−210 kHzで
あった。この数値は周波数チューナーの可変範囲±500 kHzに入っているが、この変化量を見込んで空洞内面の外径
を決めた方が共振周波数周波数の調整しろを余分に使わなくて済むと考えられる。尚、長時間の使用時における水路
の摩耗を考慮すると、冷却水の平均流速は 1.5–2 m/sに抑えることが望ましい旨の指摘を頂いた。本高調波空洞熱設
計には余裕があるため、平均流速の変更は十分可能であると思われるが、この点は今後再解析することが望ましい。

℃

図 8.13: 温度分布のシミュレーション結果
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図 8.14: 相当応力 (von Mises stress)分布のシミュレーション結果

Original inner shape

Deformed inner shape

25

16 20

9.5

B
ea

m
 a

xi
s

m

図 8.15: 変形量のシミュレーション結果。薄い影で変形前の内面形状を示した。変形量は 500倍
に誇張して表示し、典型的な部分の変形量を白い字（単位: µm）で示した。

次に吸収体モジュールの熱・応力解析について述べる。フェライトでの発熱と、図 8.10左図のフェライトを接合さ
れた銅製台座に掘られた冷却水路との間の熱伝達をシミュレーションした。加速モードによる発熱は、図 8.4右図に
示した最も厳しい条件での発熱密度を使用した。この数値に寄生モードからの電力約 5.6 W/cm3 を加算した発熱密
度を熱・応力解析で仮定した。冷却水の設定は、水温 20◦C、流量 8.1 L/min（流速 3 m/s）とした。このときの熱伝
達係数は 1.2 W/(cm2 K)と見積もられる。
温度分布と相当応力のシミュレーション結果を図 8.16に示す。温度分布については、フェライトの部分で最大約

55◦C(+35◦C)までの上昇が確認された。HF70フェライトの Curie温度は 100◦C以上 [85]であるから、この温度上
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昇は許容範囲内であると考えられる。また、フェライトにかかる熱応力は、フェライトと台座との接合部付近でおよ
そ 6 MPaであった。HF70のようなNi-Zn系フェライトの引張強度は 20–50 MPaとされているため [101]、フェライ
トにかかる応力は引張強度の 3割以下となる。この結果からビーム運転で想定される発熱量において、フェライトの
強度上の問題は確認されなかった。

℃

Pa

図 8.16: 吸収体モジュールの熱応力解析結果。上図: 温度分布、下図: 相当応力。

8.6 残された検討・開発要素
最後に、大電力モデルの製作に向けた残された開発要素をまとめる。

真空シールの詳細設計
大電力モデルの機械設計で検討した真空シール溝を図 8.17に示す。左図がブリッジフランジの吸収体モジュール導
入部、右図が胴体部とブリッジフランジの取り付け部の真空シール用の溝である。右図の方は円環状の溝であり、こ
れにはメタルOリングを使用する予定である。一方、左図の吸収体導入部は扇型のやや複雑な形状となっている。こ
の部分には、形状の自由度が高い U-TIGHTSEALを使用する予定である。現状のシール形状で真空封止性能に問題
がないか検討を行う。
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図 8.17: 真空シール溝。左図: ブリッジフランジ（図 8.12 2○）の吸収体モジュール導入部、右図:

胴体部（図 8.12 1○）とブリッジフランジの取り付け部。

吸収体モジュールの製作技術
本空洞では、吸収体モジュールの製作技術の確立が重要となる。幸い SPring-8での先行研究 [44]で HF70フェラ
イトでのモジュール試作が既に行われており、技術的には大きな問題はないと考えられる。

同軸導波管変換器も含めた入力カップラーの設計
論文で行った入力カップラーの設計検討で、結合ループ部分の形状についてはほぼ固まった。残りの検討項目とし
て、同軸導波管変換器も含めた入力カップラーの設計がある。変換器の設計は、図 5.10に示した 1.3 GHzバンチャー
空洞の変換器の形状の調整で対応できると考える。入力カップラーと高調波空洞を組み合わせた場合に、入力カップ
ラーのセラミック窓での電場強度に問題がないかも検討項目である。

真空排気ポート
図 8.10の大電力モデルのイメージでは示していないが、空洞内で発生するガスを排気するために真空排気用ポート
を取り付ける予定である。配置としては、カップラーポートから 120度の角度の 2か所にポートを設置することを検
討している。新たにポートを設置した場合、第 5章で示した加速モードの電磁場の同軸スロットへの漏れが懸念され
る。そのため、排気ポート入口にはスリットが設けられるが、このスリット表面に空洞赤道部と同じ曲率の曲面にす
ることで排気ポートの影響を低減する予定である。このときの加速モードへの影響も今後電磁場シミュレーションで
検証する必要がある。

Hybrid運転中の寄生モード電力の見積もり
本高調波空洞は、現在運転中の PF2.5 GeVリングに設置することも検討されている [95]。その場合、hybrid運転
時の大電流シングルバンチによる寄生モードの電力を見積もっておく必要がある。

90



第9章 まとめ

次世代の放射光源である第 4世代放射光源加速器では、極低エミッタンス化により深刻化するバンチ内散乱の効果
を低減するため、バンチ伸長用高調波空洞の開発研究が精力的に行われている。本研究では KEK将来光源に向け、
新設計の常伝導 1.5 GHz 3次高調波空洞の開発研究を行った。本研究で設計検討した TM020型高調波空洞は、加速
モードに高次のTM020モードを使用することにより、バンチギャップによる過渡的電圧変動のバンチ伸長性能への影
響を抑制でき、且つコンパクトな寄生モード減衰機構を搭載可能であるという高調波空洞として優れた特長を有する。
本研究では、TM020型高調波空洞の実用化に向け、主に 3つの課題について重点的に検討した。1つ目が寄生モー
ド減衰機構に関する課題である。KEK将来光源として想定したKEK-LSの設計パラメータでは、縦方向放射減衰時
間が約 23 msと長いため高調波空洞に要求される寄生モード減衰性能が非常に厳しい。一方、本空洞で採用した同軸
スロット型の寄生モード減衰機構では、スロットの近くに磁場の節を持つ寄生モードを減衰し難いという課題があっ
た。そこで、本研究では空洞内面の形状を最適化することで、こうした寄生モードの磁場の節の位置を調整し、減衰
性能の向上を図った。はじめに、空洞赤道部の曲率、スロット幅、ノーズコーンの長さ等の形状パラメータをスウィー
プして主要な寄生モードの R/Q、Q値の変化を評価し、これに基づき形状の最適化を実施した。最終的に選択した
Model B形状では、縦方向インピーダンスに関して目標の低減目標をほぼ達成した。一方、横方向インピーダンスに
おいては最大で目標値の約 15倍に相当するピークが確認されたが、これは bunch-by-bunchフィードバックによる減
衰を考慮すると概ね許容範囲内であると考える。
TM020型高調波空洞の 2つ目の課題は、加速モードの Q値が低下する課題である。空洞に周波数チューナーや入
力カップラーなどの機構を取り付けると空洞内面の軸対称性が崩れ、加速モードの磁場の一部が寄生モード減衰用
同軸スロット内に漏れ、RF吸収体で電力損失を被ることがわかった。そこで本研究では電磁場シミュレーションに
基づき周波数チューナーや入力カップラーの構造を工夫することにより、この電力損失の低減を図った。まず周波数
チューナーに関しては、通常チューナーは 1台のみが搭載されるところ、本研究では回転対称性を改善する目的で 3

台のチューナーを 3回回転対称に配置する独自の方式を考案した。チューナー 1台では（RF吸収体での損失を壁損
失の 1%以下に制限した場合）±200 kHz程度の周波数調整幅しか確保出来なかったが、チューナー 3台の方式とす
ることで目標の±500 kHz以上の調整幅を確保できた。また、入力カップラーに関しても結合ループ部分の設計を工
夫し、空洞側から同軸線路の穴を隠す構造にすることで入力カップラー導入時の加速モードへの影響を最小限に抑え
る方式にした。この設計検討により、通常の結合ループでは壁損失の 6%以上の電力が RF吸収体で損失するところ、
新設計の結合ループでは壁損失の 1%を十分下回るまでに RF吸収体での損失を低減することができた。こうした工
夫で、RF吸収体での電力損失を十分低減できることを示した。
上記の設計検討で用いた電磁場シミュレーションを検証するため、低電力測定用モデル空洞を製作しネットワーク
アナライザによる低電力測定を実施した。低電力測定の結果、まず加速モードに関しては共振周波数は約 270 kHzの
誤差内でシミュレーション結果と一致することが確認された。尚、この誤差には空洞の製作誤差や組立誤差も含まれ
ているため、純粋なシミュレーション誤差としては 270 kHzと同程度かそれよりも小さいと考えられる。また、周波
数チューナーで周波数調整した際の RF吸収体での電力損失を測定したところ、チューナー 1台使用時よりも 3台を
同時に使用したときの方が大幅に損失を低減できることが確かめられ、シミュレーション予測通りの結果を得た。次
に主要な寄生モードのQ値を測定したところ、4割以下の誤差内で測定値は計算値と一致し、概ねシミュレーション
通りの減衰性能であることが確かめられた。
3つ目の課題が、基本設計で考案した特殊な空洞形状を実現する機械設計の立案である。本研究では、空洞の構造
設計を 3次元 CADソフトを駆使して検討した。考案した構造で熱応力解析を行った結果、大電力運転に十分耐えら
れる設計であることが確かめられた。
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本研究の結果、KEKの次世代放射光源に十分適用可能な高調波空洞の電磁場設計と機械設計を確立することがで
きた。残りの詳細検討を行い TM020型高調波空洞が実用化されれば、導入が簡便である常伝導高調波空洞を用いて
優れたバンチ伸長性能が実現でき、次世代の放射光源加速器の性能向上に大きく貢献できると考えられる。
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付 録A バンチ内散乱の評価式

第 1章で示したように、バンチ内散乱によるエネルギー拡がり、及びエミッタンスの増大率は
1

Ti
= A× ⟨Fi⟩, i = ϵ, x, y,

A =
r20cN

64π2β3γ4ϵxϵyσsσϵ

(A.1)

と表される。関数Fiはいくつかの近似式が提案されているが、比較的よく使用されるCompletely Integrated Modified

Piwinski (CIMP) high energy近似の式は [36]
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a
+

ln(q2/b2)g(a/b)

b

)]
, (A.3)

Fy = 2π3/2

[
−b ln

(
q2

b2

)
g(a/b) +

Hyσ
2
H

ϵy

(
ln(q2/a2)g(b/a)

a
+

ln(q2/b2)g(a/b)

b

)]
, (A.4)

と表される。ここで、
1

σ2
H

=
1

σ2
ϵ

+
Hx

ϵx
+
Hy

ϵy
, (A.5)

Hi =
η2i + (βiη

′
i − 1

2β
′
iηi)

2

βi
(i = x, y), (A.6)

a =
σH
γ

√
βx
ϵx
, b =

σH
γ

√
βy
ϵy
, q = σHβ

√
2d

r0
, (A.7)

g(ω) =


√
π

ω

[
P 0
−1/2

(
ω2 + 1

2ω

)
+

3

2
P−1
−1/2

(
ω2 + 1

2ω

)]
for ω ≥ 1√

π

ω

[
P 0
−1/2

(
ω2 + 1

2ω

)
− 3

2
P−1
−1/2

(
ω2 + 1

2ω

)]
for ω ≤ 1

(A.8)

である。また、dは最大衝突係数、Pµ
ν (x)はLegendre陪関数、βi (i = x, y)は水平・垂直方向の beta関数、ηi (i = x, y)

分散関数である。
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付 録B 導波管と空洞の結合定数の評価方法

B.1 反射係数から導波管と空洞の結合定数を算出する方法
ここで、空洞と導波管の間の結合定数の計算方法を示す（原理については参考文献 [88]を参照）。結合定数 β は、
内部 Q値と外部 Q値の比であり、

β =
Q0

Qext
(B.1)

で定義される。以下に示す方法は、実際の空洞の測定においても、または、コンピュータによる電磁場解析でも適用
可能な方法である。

1. 空洞と結合された導波管において、空洞の共振周波数 fres付近で、反射係数の周波数依存性を計算（測定）する。

2. 共振周波数での反射係数 Γ0 及び共振から外れた周波数での反射係数 Γ1 を求める。また、それぞれの VSWR

(voltage standing wave ratio)を次式から求める:

σ0 =
1 + |Γ0|
1− |Γ0|

, σ1 =
1 + |Γ1|
1− |Γ1|

(B.2)

3. 次の値

|ΓL| =
√

|Γ0|2 + |Γ1|2
2

(B.3)

を計算し、|ΓL|での反射係数のバンド幅∆f を求める。

4. 負荷 Q値を次の式で得る。

QL =
fres
∆f

(B.4)

5. 反射係数を極座標表示し、結合が疎結合 (under-coupling)か過結合 (over-coupling)かを判断する。反射係数の
円が原点を囲まないとき結合は疎結合 (β < 1)、囲むとき結合は過結合 (β > 1)となる。

6. 結合定数を次の式で求める:

β =


1

σ0
− 1

σ1
for under-coupling

σ0 −
1

σ1
for over-coupling

(B.5)

7. 内部 Q値と外部 Q値は次式で計算される:

Q0 = (1 + β)QL, Qext =
(1 + β)QL

β
(B.6)
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B.2 寄生モード取り出し用スロットにおける伝搬モードの外部Q値の算出方法
本節では、本論の第 5.2章で行った、寄生モード取り出し用スロットの伝搬モードの外部 Q値の算出方法を示す。
図 5.4に示したように、TM020空洞の前後 2つのスロットを無限長の同軸線路に置き換え 2開口空洞とし、Port 1で
同軸線路の伝搬モード pの反射係数を計算したとする。伝搬モード pの反射係数の計算結果に対し、前節の方法を適
用することを考える。
このとき、Port 1の pモード以外の放射損失は壁損失と分離することができないため [94]、Port 1の pモードの反
射係数からは擬結合定数

β∗
1p =

Q∗
0,1p

Qext1,p
(B.7)

を得る。ここで、
1

Q∗
0,1p

=
1

Q0
+
∑
p′ ̸=p

1

Qext1,p′
+
∑
p′

1

Qext2,p′
(B.8)

は Port 1の pモードにおける擬無負荷 Q値であり、壁損失と Port 1の pモード以外の全ての放射損失の和である。
また Port 1の pモードの反射係数から、無負荷 Q値と Port 1と Port 2の全伝搬モードにおける外部 Q値の和

1

QL
=

1

Q∗
0,1p

+
1

Qext1,p
=

1

Q0
+
∑
p′

1

Qext1,p′
+
∑
p′

1

Qext2,p′
(B.9)

も同時に得る。
図 5.6に示した反射係数の計算結果では、壁損失がない完全導体壁を仮定しシミュレーションを行ったため、式 (B.8)

及び (B.9)では、1/Q0 = 0と簡略化することができる。また、合計のQ値QLは Port 1と Port 2の全伝搬モードの
外部 Q値 Qext,tot に一致する (QL = Qext,tot)。また、式 (B.7)及び (B.8)から

1

Q∗
0,1p

=
1

β∗
1pQext1,p

=
1

Qext,tot
− 1

Qext1,p
(B.10)

を得る。これを Qext1,p について解くと、Port 1の伝搬モード pにおける外部 Q値は

Qext1,p =
(1 + β∗

1p)Qext,tot

β∗
1p

(B.11)

となる。
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付 録C CST Microwave Studioによるシミュレー
ション時の設定

本論文での電磁場シミュレーションは、CST MW Studio, Eigenmode Solver及び Frequency Domain Solver[78]

を用いた。また、wakefieldの計算では、CST Particle Studio, Wakefield Solverを用いた。本章では、CSTによる電
磁場シミュレーションを行う際の Solverの設定について述べる。

C.1 Eigenmode Solver

Eigenmode Solverは、チューナー挿入時のTM020モードの吸収体での損失の評価や寄生モードのシャントインピー
ダンスの計算に使用した。Eigenmode Solverは四面体メッシュと六面体メッシュが選択できるが、本論文のEigenmode

Solverでの計算は全て四面体メッシュ(Tetrahedral mesh, Default Solver)を使用した。RF吸収体の複素誘電率と複
素透磁率は、図 4.2または 7.3にあるフェライトの測定結果を使用した。Eigenmode Solver (Default Solver)では、初
期設定で全ての電磁場の損失は post-processing機能で（つまり、損失がない完全導体の空洞での条件で電磁場を解い
た後、摂動論で壁損失や損失のある媒質での損失を計算する方法で）考慮するようになっている。その場合、RF吸
収体での損失が大きい場合には、シミュレーションが不正確となる。RF吸収体での損失を正しく評価するためには、

図 C.1: Eigenmode Solverの設定画面
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Eigenmode Solverの設定で Consider loss in postprocessing onlyのチェックを外せばよい（図 C.1）。

C.2 Frequency-domain Solver

Frequency Domain Solverは、チューナー挿入時のスロットとTM020モードとの結合の評価、及び入力カップラー
の結合定数の評価を行う際に使用した。両方の場合で四面体メッシュを採用した。
まず、チューナー挿入時のスロットの伝搬モードと TM020モードとの間の外部Q値を評価した計算では、計算を
簡略化するため壁損失を 0とした。そのため、Backgroundとチューナーの性質は完全導体 (PEC, Perfectly Electric

Conducting)に設定した。
入力カップラーにおけるシミュレーション時は壁損失を考慮するため、Backgroundを Lossy metalとし、金属種は

Copper (annealed)（電気伝導率 5.8× 107 S/m）を選択した。これにより、空洞の無負荷 Q値を計算で考慮できる。

C.3 Wakefield Solver

Wakefield Solverは、バンチが空洞を通過したときに発生する wake場を時間領域で計算することができる。本論
の 6章では、結合インピーダンスの評価を行う際にWakefield Solverを用いた。本節では、まずWakefield Solverに
おける wake potentialの定義を示す。次に結合インピーダンスを計算した際の Solverの設定について述べる。最後
に、縦方向 wake potentialから loss factorを計算し、ビームが高調波空洞を通過したときに寄生モードによって損失
する電力を求める。

C.3.1 Wakefield Solverにおけるwake potentialの定義
数値計算では、点電荷の leading particleから発生する wake functionは計算できない（空間を有限の大きさのメッ
シュで切って計算するため）。よって、計算上縦方向に有限の長さを持ったバンチを仮定する。CSTのWakefield Solver

では、時間領域で wake potentialを計算できる。Wakefield Solverにおける wake potentialの定義は

W
(CST)
∥ (r, θ, s) =

1

qb

ˆ ∞

−∞
Ez(r, θ, z, t = (s+ z)/c)dz [V/C]

W
(CST)
⊥ (r, θ, s) = ∇⊥

ˆ z

−∞
W

(CST)
∥ (r, θ, s′)ds′ [V/C]

(C.1)

と書ける。また、バンチ内の縦方向の粒子分布を λ(s)とおくと、wake impedanceは

Z
(CST)
∥ (ω) = −

ˆ ∞

−∞
W

(CST)
∥ (s)e−iωs/c ds

cˆ ∞

−∞
λ(s)e−iωs/cds

[Ω]

Z
(CST)
⊥ (ω) = i

ˆ ∞

−∞
W

(CST)
⊥ (s)e−iωs/c ds

cˆ ∞

−∞
λ(s)e−iωs/cds

[Ω]

(C.2)

と定義される。ここで、λ(s)は ˆ ∞

−∞
λ(s)ds = 1 (C.3)

に規格化されているとする。本論文では、式 (6.5)の定義を用いるため、計算結果を解析する際は

Z∥(ω) = Z
(CST)
∥ (ω)∗, Z⊥(ω) = − 1

r0
Z

(CST)
⊥ (ω)∗ (C.4)

の修正を行う。
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C.3.2 結合インピーダンスの評価時の Solverの設定
結合インピーダンスの計算時のパラメータを表 C.1に示す。ある空洞の固有モード aの wake functionへの寄与を
正しく計算するためには、cTaがwakelength（Solverがwakefieldの計算を行う距離）よりも十分小さくなければなら
ない。ここで cは真空中の光速度 aであり、モードの共振周波数を ωa、負荷Q値をQL,aとおくと、Ta = 2QL,a/ωa

は固有モード aの filling timeである。よって、wakelengthが 200 mの場合、filling timeが 670 nsより十分短いモー
ドは、正しく wakefieldを計算される。因みに、共振周波数を 1 GHz、filling timeが 670 nsとすると負荷 Q値は約
2000である。よって、wakelength が 200 mの設定では、負荷Q値が数千以上のモードはwakefieldへの寄与を正しく
計算できない。本論では、Eigenmode Solverによる固有モード計算の結果から、Q値が高いモードの寄与を補った。
Gaussian型バンチのバンチ長は、加速器内の実際のバンチ長である必要はなく、計算したい結合インピーダンス
の周波数領域に合わせて決める。バンチ内の粒子分布 λ(s)の rms長を σz とおくと、λ(s)の Fourier変換 λ̃(ω)は、
exp[−σ2

zω
2/(2c2)]に比例する（図 C.4）。CSTでは、λ̃(ω)が最大値の−20 dBとなる周波数を、結合インピーダンス

を計算する際の最大周波数としている。計算時の rms長 σz を使うと、この最大周波数 fmax は

fmax =
c

2πσz

√
2

log10 e
(C.5)

となる。バンチの rms長が 15 mmの場合、結合インピーダンスを計算できる最大周波数は 6.83 GHzとなる。
シミュレーション時の空洞の境界条件は、まずビームポートの両端を open boundaryとし、ビームポート両端での
電磁場の反射がないようにした（図 C.2）。また、対称性から XZ面（水平面）をmagnetic wallとし、計算時間の短
縮を図った。
Leading particleの経路はビーム軸から x方向（水平方向）にある長さ r0だけオフセットをつけ、積分路はビーム
軸にとる。これにより、縦方向と横方向の wake functionを同時に計算できる。オフセット量は基本的に任意である
が、今回はビームパイプの半径の半分の長さである 13 mmに設定した。Wakefield Solverでは、幾つかの wakeの計
算手法を選べるが、本シミュレーションでは indirect testbeamを用いた。この方法は、粒子が超相対論的かつ、入
口と出口のビームポートの断面が同じである場合に有効な方法である。

表 C.1: 結合インピーダンス計算時のWakefield Solverの設定

Parameter Value

Simulated wakelength 200 m

Velocity (beta) 1

Charge 1 nC

RMS bunch length (Gaussian), σz 15 mm

Background Lossy metal (electric conductivity: 5.8× 107 S/m)

Method Indirect testbeam
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y

x
z

図 C.2: Wakefield Solverでの境界条件。紫: open boundary、 緑: electric wall、青: magnetic

wallを表す。

Integration path

Leading particle path

図 C.3: Leading particleの経路と積分路の設定
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図 C.4: 結合インピーダンス計算時の周波数領域での電荷分布

C.3.3 Loss factorの評価
Solverの設定
Loss factorは縦方向の wake potentialを用いて

k∥ = −
ˆ ∞

−∞
W

(CST)
∥ (s)λ(s)ds (C.6)

と書ける。Loss factor計算時の Solverのパラメータを表 C.2に示す。Loss factorの計算の場合、rms長は加速器で
想定されるバンチ長を入れる。一方、式 (C.2)からわかるように、計算で考慮する積分長 (wakelength)は、rms長に
比べて数倍程度大きければよい。今回の計算では、rms長の 10倍の長さに wakelengthを設定した。Loss factorの計
算では、縦方向の wake functionのみ計算すればよいから、leading particleの経路と積分路はともにビーム軸にとれ
ばよい（図 C.5）。電荷分布と縦方向 wake functionの計算結果を図 C.6に示す。

表 C.2: Loss factor計算時のWakefield Solverの設定

Parameter Value

Simulated wakelength 10σz

Velocity (beta) 1

Charge 1 nC

RMS bunch length (Gaussian), σz 3 mm

Background Lossy metal (electric conductivity: 5.8× 107 S/m)

Method Indirect testbeam
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Integration path

Leading particle path

図 C.5: Leading particleの経路と積分路の設定
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図 C.6: 電荷分布（上図）と縦方向 wake potential（下図）
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Loss factorの計算
図 4.1または図 6.9（左）のModel Aの形状と図 6.9（中）のModel Bの形状を仮定し、loss factorの計算を行っ
た。TM020加速モードによる loss factor k0 は

k0 =
1

4
ωres,n

Rsh,n

Q0,n
(C.7)

であり、合計の loss factor k∥ から加速モードの寄与を除いた

kpar = k∥ − k0 (C.8)

が寄生モードの loss factorとなる。一様なフィルパターンでビームを蓄積したとすると、ビームが空洞を通過する際
に、寄生モードによってビームが損失する電力は

Ppar =
Nb∆Upar

T0
(C.9)

である。ここで、Nbは蓄積リング内のバンチ数、∆Upar = q2bkpar はバンチ 1個が寄生モードで損失するエネルギー
である。上式をバンチ間隔 Tb = T0/Nb、及び平均ビーム電流 Iave = Nbqb/T0 を使って書き直すと

Ppar = I2ave(Tbkpar) (C.10)

となる。KEK-LSの場合、ビーム電流は 500 mA、バンチ間隔は Tb = 1/frf = 2 nsである。Loss factorと寄生モー
ドの電力の計算結果を表 C.3に示す。

表 C.3: Loss factor及び寄生モードによるビームの損失電力の計算結果

Parameter Model A Model B

Total loss factor (k∥) 1.04 V/pC 0.992 V/pC

Loss factor in the TM020 mode (k0) 0.155 V/pC 0.160 V/pC

Loss factor in the parasitic modes (kpar) 0.885 V/pC 0.833 V/pC

Power loss in the parasitic modes (Ppar) 443 W 420 W
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付 録D 過渡的電圧変動及びバンチ伸長への影響の評
価方法

図 3.3に TM020型高調波空洞における RF電圧の過渡的電圧変化の計算結果を示した。本章では、RF電圧の過渡
的電圧変化の計算方法、及び過渡的電圧変動がある場合のバンチ内の電子分布の評価方法を文献 [42]を参考に述べる。

D.1 バンチギャップによる過渡的電圧変動
ここでの議論は主空洞と高調波空洞の両方で成り立つことから、空洞の各パラメータの主空洞、高調波空洞の区別
は本節では行わない。蓄積リングにバンチギャップを導入したフィルパターンで電子ビームを蓄積したとする。簡単
のためバンチ長は考慮しないものとし、m番目の RFバケットにおけるバンチ電荷を qm (m = 0, 1, 2, · · · , h− 1) と
おく (h: harmonic number)。
Beam loadingの基本定理から、バンチ電荷 qm が空洞を通過した直後のビーム誘起電圧は、通過直前の電圧に比
べて

V⃗
(m)
b0 = −2k0qm (D.1)

だけ変化する [69]。ここで、k0は空洞の加速モードにおける loss factorである。このことから、定常状態におけるバ
ンチ電荷 qm が空洞を通過する直前のビーム誘起電圧を V⃗

(m)
b とおくと、次の漸化式を得る。

V⃗
(m)
b = (V⃗

(m−1)
b + V⃗

(m−1)
b0 )eα̃

= (V⃗
(m−1)
b − 2k0qm−1)e

α̃ (D.2)

ここで、係数 eα̃ はバケット間隔 Tb = 1/frf の間に生ずる振幅と位相の変化を表し、α̃は

α̃ = (−1 + j tanψ)
Tb
Tf

(D.3)

と定義される。ここで、Tf は空洞の filling time、ψは tuning角である。上記の漸化式を書き下すと、V⃗ (m)
b は V⃗

(0)
b

を使って

V⃗
(m)
b = V⃗

(0)
b emα̃ −

m−1∑
l=0

2k0qle
(m−l)α̃ (1 ≤ m ≤ h− 1) (D.4)

と書ける。
バンチのフィルパターンがNf 回回転対称の場合、定常状態では V⃗

(m)
b はM = h/Nf の周期で変動することになる

（M は整数）。つまり、周期的境界条件

V⃗
(0)
b = (V⃗

(M−1)
b − 2k0qM−1)e

α̃　 (D.5)

が成り立つ。上式の V⃗
(M−1)
b を式 (D.4)を表し、あらためて上式に代入すると、

V⃗
(0)
b = − 1

1− eMα̃

h−1∑
l=0

2k0qle
(M−l)α̃　 (D.6)
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を得る。
特別な場合として、1周期の内 nt個の RFバケットに一定のバンチ電荷 qbを蓄積し、その後に ng個の空バケット
を配置したようなフィルパターンを考える。つまり、

qm =

{
qb m = 0, 1, · · ·nt − 1

0 m = nt, nt + 1, · · ·nt + nb − 1
(D.7)

の場合を考える。ここで、M = nt + ng である。このとき、式 (D.4), (D.6)は

V⃗
(m)
b = −2k0qb

eα̃

1− eα̃

[
e(m+ng)α̃

1− entα̃

1− e(nt+ng)α̃
+ 1− emα̃

]
(0 ≤ m ≤ nt − 1) (D.8)

となる。

D.2 過渡的電圧変動がある場合のバンチ内電子分布
次に、文献 [42]の semi-analytical近似による、過渡的電圧変動を考慮したバンチ内の電子分布の評価方法を示す。
平衡状態におけるm番目のバンチの電子分布は、第 2章の式 (2.30)で示したように、

ρ(m)(τ) = ρ0 exp

(
−Φ(m)(τ)

α2
cσ

2
ϵ

)
(D.9)

と書けるが、

Φ(m)(τ) = − αc

E0T0

ˆ ϕ

0

[
eV (m)(τ ′)− U0

]
dτ ′ (D.10)

は過渡的電圧変動を考慮した縦方向ポテンシャルである。電子が受ける加速電圧 V (m)(τ)は、バンチギャップがない
場合の表式 (2.1)の代わりに

V (m)(τ) = Re[Ncav,1V⃗
(m)
c,1 ejωrfτ +Ncav,nV⃗

(m)
c,n ejnωrfτ ] (D.11)

を用いる。ここで、主空洞と高調波空洞の 1空洞当たりの RF電圧をそれぞれ V⃗
(m)
c,1 , V⃗

(m)
c,n 、主空洞の台数をNcav,1、

高調波空洞の台数を Ncav,n とおいた。主空洞 (高調波空洞)の RF電圧は generator電圧 V⃗g,1 (V⃗g,n)とビーム誘起電
圧 V⃗

(m)
b,1 − qbk0,1 (V⃗

(m)
b,n − qbk0,n)の重ね合わせであり、

V⃗
(m)
c,1 = V⃗g,1 + V⃗

(m)
b,1 − qbk0,1, V⃗ (m)

c,n = V⃗g,n + V⃗
(m)
b,n − qbk0,n (D.12)

となる。ここで、k0,1 (k0,n)は主空洞（高調波空洞）1台当たりの加速モードの loss factor、−qbk0,1及び−qbk0,nの
項は空洞を通過しているバンチ自身が発生させる自己誘起電圧である。
図 3.3の高調波 RF電圧の変動及び図 3.4の過渡的電圧変動を考慮した rmsバンチ長の計算で仮定した、主空洞の
パラメータを表 D.1に、高調波空洞のパラメータを表 D.2に示す。主空洞のパラメータは KEK PF 2.5 GeVリング
の現空洞のパラメータ、TM020型高調波空洞としては本論第 8章の図 8.3に示した最終形状のパラメータ、TM010

型高調波空洞の代表例として ALS高調波空洞 [46]を仮定した。計算では、generator電圧 V⃗g,1, V⃗g,n の振幅と位相
はビーム電流 500 mA且つ一様なフィルパターンのときの値で一定とした。また、ビーム誘起電圧 V⃗

(m)
b,1 , V⃗

(m)
b,n は式

(D.8)を用いて計算した。KEK-LSのフィルパターンとして、2箇所に対称な位置にバンチギャップを設けた場合を
仮定した。このときフィルパターンは 2回回転対称なので、定常状態での V⃗

(m)
b,1 , V⃗

(m)
b,n はバケット番号mについて、

M = h/2 = 952/2 = 476の周期で変動する。計算では、バンチトレイン部分の RFバケット数を nt = 446、バンチ
ギャップ部分の RFバケット数を ng = 30とした。
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表 D.1: 主加速空洞のパラメータ

Parameter Main cavity

RF frequency, frf 500 MHz

Total RF voltage 2.5 MV

Number of cavities, Ncav,1 5

R/Q, Rsh,1/Q0,1 175 Ω/cavity

Unloaded Q, Q0,1 4.0× 104

Shunt impedance, Rsh,1 7.0 MΩ/cavity

Wall loss power 35 kW/cavity

Tuning angle, ψ1 -0.963 rad

Total shunt impedance 35 MΩ

Coupling coefficient, β1 3.5

表 D.2: 高調波空洞のパラメータ

Parameter TM020-type TM010-type

Harmonic RF frequency, nfrf 1.500 GHz (n = 3)

Total harmonic RF voltage 777 kV

Number of cavities, Ncav,n 5

R/Q, Rsh,n/Q0,n 68.0 Ω/cavity 161 Ω/cavity

Unloaded Q, Q0,n 3.14× 104 2.1× 104

Shunt impedance, Rsh,n 2.14 MΩ/cavity 3.38 MΩ/cavity

Wall loss power 11.3 kW/cavity 7.1 kW/cavity

Total shunt impedance 10.7 MΩ 16.9 MΩ

Total R/Q 340 Ω 805 Ω

Coupling coefficient, βn 0.5
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付 録E ANSYSによる熱・応力解析の設定

本付録では、本論の第 8章で示した ANSYS Mechcanicalを用いた解析の設定について述べる。解析の手順は以下
の通りである。まず、ANSYS Mechanicalの Steady-State Thermal Solverにより、構造に熱負荷が生じたときの温
度分布を計算する。この熱負荷に相当するのは、空洞本体の解析では壁損失電力、吸収体モジュールの解析では RF

吸収体での発熱である。その次に、Static Structural Solverにより応力計算を行う。この計算では、温度上昇に伴う
熱膨張により発生する応力と、空洞内を真空状態にしたとき大気圧により生じる応力の両方を考慮する。応力の計算
には、温度分布が必要となるために温度分布の計算を先に行っておく必要がある。

E.1 解析モデル
ANSYS Mechanicalで使用したシミュレーションモデルを図 E.1に示す。材質ごとに色分けしている。空洞本体及
び吸収体モジュールに関する解析では、図 E.1のように 1/2モデルを使用した。銅の部分は Copper, C10110、ステ

(a)

(b)

316 Stainless Steel

Copper, C10110

316 Stainless Steel

Copper, C10110

HF70

図 E.1: ANSYSの解析モデル。(a)空洞本体部部分の 1/2モデル、(b)吸収体モジュールの 1/2

モデル。
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ンレス鋼の部分は 316 Stainless Steelに設定した。これらの材料の特性値は既に ANSYS内のデータシートに含まれ
ている。HF70フェライトの材料特性に関しては表 E.1の値を入力した。

表 E.1: ANSYSの解析で解仮定した HF70フェライトの特性 [85, 98, 101]

Parameter Value

Mass density 5.1×103 kg/m3

Young’s Modulus 1× 1011 Pa

Poisson’ ratio 0.2

Thermal expansion coefficient 2 × 10−6 K−1

Thermal conductivity 3.6 W/(m ·K)

Specific heat capacity 625 J/(kg ·K)

ANSYS Workbenchのインターフェース画面の例を図 E.2に示す。図のように、“Steady-State Thermal” Solver

の計算結果 (Solution)と “Static Structural” Solverの設定 (Setup)を紐づけておくことで、温度分布の計算結果を応
力計算に反映できる。

図 E.2: ANSYS Workbenchのインターフェースの例

E.2 Steady-State Thermal Solverの設定
最初に、Steady-State Thermal Solverの設定方法について述べる。図 E.3に Steady-State Thermal Solverの環境
設定画面を示す。
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図 E.3: Steady-State Thermal Solverの環境設定

発熱分布の設定
まず、空洞本体部の壁損失電力の設定は、図 E.4に示すように空洞内面を円環状に 19分割し、それぞれの円環に
その部分の平均の壁損失密度を与えた。表面の発熱の設定は、図 E.3に示した環境設定の “Heat -> Heat Flux”を使
用した。ここで注意すべき点として、ANSYS Mechanicalでは解析モデルの修正はできないため、あらかじめ 3次元
CADソフトで内面を分割する作業を行っておく必要がある。

図 E.4: 壁損失密度の設定

一方で、吸収体での発熱に関しては、表面ではなく体積全体での発熱である。この場合は、図 E.3 の “Heat ->

Internal Heat Generation”を用いた。図 E.5に、熱解析で設定した吸収体の発熱分布を示す。設定した発熱量ごとに
色分けした。この発熱分布は、図 8.4右図に示した加速モードの発熱分布に寄生モードの平均電力約 5.6 W/cm3（表
8.2参照）を加算した値である。フェライトブロック 1つを 3つに分割してそれぞれに平均の数値を設定した。
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15

11

7

図 E.5: 吸収体の発熱分布の設定（単位: W/cm3）

冷却水路の設定
冷却水路による冷却を考慮するため、図 E.6のように冷却水路の表面を指定し “Convection”（熱伝達）を設定し
た。“Convection”の機能では、温度 (Ambient Temperature)と熱伝達係数 (Film Coefficient)を設定する必要があ
る。まず温度の設定に関しては、空洞本体の熱解析では表 8.4に示した通りに設定し、吸収体モジュールの熱解析で
は 20◦Cに設定した。

図 E.6: 冷却水路の設定

次に冷却水路の熱伝達係数は、次式を用いて評価した [102, 103]。

NNu = 0.023N0.4
Pr N

0.8
Re (E.1)

ここで、NNu は Nusselt数、NPr は Prandtl数、NRe は Reynolds数である。これらの値は無次元量であり、それぞ
れ以下のように定義される。

NNu =
hdh
kth

(E.2)

NRe =
ρudh
η

(E.3)

NPr =
ηcp
kth

(E.4)
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ここで、h [W/(m2 ·K)]は冷却水路の熱伝達係数 (heat transfer coefficient)、kth [W/(m ·K)]は水の熱伝導率 (thermal

conductivity)、ρ [kg/m3]は水の質量密度、u [m/s]は水の平均流速、η [Pa · s]は水の粘性率 (viscosity)、cp [J/(kg ·K)]

は水の比熱 (specific heat capacity)である。尚、式 (E.1)は乱流の場合でのみ有効な式であり、Reynolds数はNRe ≳ 104

である必要がある。
水路の断面が円形の場合、dhには水路の内径をそのまま代入する。一方、断面が非円形の場合、水路の内径に相当
する値として等価直径 (hydraulic diameter) dh = 4A/Lを使用する。ここで、Aは水路の断面積、Lは断面の周長で
ある。水路の熱伝達係数は、Nusselt数を式 (E.1)により計算することで、

h =
kth
dh
NNu (E.5)

により求まる。計算で仮定した水の特性を表 E.2に示す。

表 E.2: 熱伝達係数の計算で仮定した水の特性（温度 293.15 Kのとき）[104]

Parameter Value

Mass density, ρ 997.045 kg/m3

Viscosity, η 1.0019× 10−3 Pa · s
Thermal conductivity, kth 0.5983 W/(m ·K)

Specific heat capacity, cp 4177.4 J/(kg ·K)

E.3 Static Structural Solverの設定
次に、Static Structural Solverの設定方法について述べる。図 E.7に Static Structural Solverの環境設定画面を
示す。

図 E.7: Static Structural Solverの環境設定

固定面の設定
応力計算では、構造に発生する応力によって物体自体が平行移動してしまうことを防ぐため、固定する面を設定して
おく必要がある。今、ANSYSに投入した解析モデルは、図E.1で示したように 1/2モデルであるから、その断面を固定
面に設定するとうまく対称性を利用できる。図E.8に設定した固定面を黄色の面で示す。この面を選択し、図E.7に示し
た環境設定の “Supports -> Remote Displacement” [設定パラメータ: (X-Component, Y-Component, Z-Component)

= (0, 0, 0), (Rotation-X, Rotation-Y, Rotation-Z)=(0◦, 0◦, 0◦) ]を設定した。また、この面を Symmetry Region[設
定パラメータ: Type=Symmetric, Symmetry Normal=Z-Axis(空洞本体), or Y-Axis(吸収体モジュール)]に指定した。
これらの設定により、図 E.8の固定面は構造変形後も同じ平面に保たれる。
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(a)

(b)

図 E.8: (a)空洞本体の、または (b)吸収体モジュールにおける固定面

大気圧の設定
大気圧を考慮するため、空洞本体の外側の面を全て選択し（図 E.9の赤い面）、図 E.7の “Pressure”を設定し、圧
力の設定値として標準大気圧 101.325 kPaを入力した。

図 E.9: 大気圧の設定
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[10] P. F. Tavares, S. C. Leemann, M. Sjöström, and Å. Andersson, The MAX IV storage ring project, J. Syn-

chrotron Rad. 21, 862 (2014).
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