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概要

宇宙のエネルギー密度のうち、およそ 1/4はダークマターと呼ばれる未知の物質が占めていると
考えられている。ダークマターはその存在が確信されているものの、エネルギー密度を除いてほと
んど性質がわかっておらず、ダークマターの正体解明は宇宙物理学、素粒子物理学双方で重要な課
題である。近年、ダークフォトンと呼ばれる粒子が注目されている。特に、10–1000 µeV/c20 の質
量を持つダークフォトンはダークマター候補 (DP-CDM) として一部のインフレーションモデル
や弦理論からの動機がある。ダークフォトンは電磁場と結合定数 χ でわずかに相互作用し、質量
mDP に比例した周波数の転換光子を放出するという性質を持つ。そのため、転換光をアンテナ等
で受信し分光計で周波数ピークを探す実験方法が有効である。これまで、様々な質量領域でダーク
フォトンの探索が行われ、私の所属する研究グループでも既に 10–26.5 GHz帯 (41–110 µeV/c20)

での探索を行なってきた。しかし、これらの実験では分光計の帯域幅がアンテナや RF回路が対応
している周波数領域よりも狭いため、分光計の帯域幅が実験の探索速度を制限している。探索速度
の向上と統計量の増加による χの感度の向上のため、より広帯域を一度に分光できる分光計が求め
られる。
そこで、4GHz の帯域幅をデッドタイムなしに分光できる分光計を新たに開発した。周波数 f

の転換光の周波数ピークの幅∆f は典型的に∆f/f ∼ 10−6 と極めて狭いため、このように非常に
狭いピーク信号を検出できるよう 16 kHzの周波数分解能を確保した。実装においては RFSoCと
呼ばれる ADCや CPU, FPGAなどが 1つのチップにまとめられた SoCを使い、FPGA上に構
築した FFT回路に光処理を実装した。FFT回路の設計にあたっては、16並列の FFT回路を利用
することで 4GSPSの ADC入力を絶え間なく処理できるようにした。回路を並列化すると回路規
模が増大してしまうが、回転演算回路の改良による省メモリ化や、回転演算回路の必要数を削減で
きるアーキテクチャの採用によって規模の増加を低減した。これらの設計の工夫により設計通りの
動作クロックで FPGAへの回路実装に成功し、実際に分光計を製作することができた。
さらに、製作した分光計について性能評価試験を行った。まず、単色 RF源を入力して予想通り
のスペクトルが得られているかを確認したほか、入力電力の大きさを変えて電力を測定し、0.5%

未満の精度で線形性を確認した。また、24時間に渡って連続してデータ取得を続けられるか検証
し、分光計の安定性を確認した。さらに、データ取得にかかった時間の計測と黒体輻射信号を測定
する効率の評価から、分光計が実際にデッドタイムなしで分光できていることを確認した。これら
の測定により、この分光計がダークフォトン探索に有用であることを実証した。
本実験で開発した分光計を使うことでダークフォトン探索の感度向上が見込まれる。例えば、先
行実験から分光計を差し替えるだけで χに対する感度を 4倍以上向上できる見込みである。さら
に、今後探索を計画している 170–260GHz帯においても、既存の実験よりも 2桁程度良い感度で
探索できる見込みである。なお、製作した分光計や FFT回路に関しての特許出願も行なった。
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第 1章

はじめに

1.1 ダークマターとダークフォトン
宇宙の全エネルギー密度のうち、26.8%はダークマターと呼ばれる未知の物質が占めている [1]。
ダークマターの正体を解明することは、宇宙物理学、素粒子物理学の双方において重要な課題で
ある。
ダークマターは宇宙における質量密度を除いてほとんど性質が分かっていないため、様々な質量
領域に関心がある。近年、ダークマターの候補としてWISP (Weakly Interacting Slim Particle)

と呼ばれる粒子群が注目されている [2]。WISPは重力を除いて通常の物質とはわずかな相互作用
しかしない、典型的に 1 eV未満の軽量な粒子を指す。
このようなWISPの一つとして、ダークフォトンと呼ばれる粒子が考えられている。ダークフォ
トンは、素粒子標準模型に別の U(1)対称性を追加することで現れる粒子であり、電磁場とわずか
に相互作用する質量をもった光子のような粒子である。ダークフォトンのラグランジアンは、電磁
場のラグランジアンに次のようなダークフォトン場の項、質量項、相互作用項を導入することに
よって与えられる。

L = −1

4
FµνF

µν − 1

4
XµνX

µν +
m2

DP

2
XµX

µ − χ

2
FµνX

µν − JµAµ (1.1)

ここで、Aµ, Fµν = ∂µAν − ∂νAµ, Jµ は、それぞれ通常の電磁場のポテンシャル、電磁場テンソ
ル、電磁場カレントである。Xµ, Xµν = ∂µXν − ∂νXµ はそれらに対応するダークフォトンの項
である。mDP はダークフォトンの質量であり、χはダークフォトン場と電磁場の相互作用の強さ
を表す結合定数である。
Xµ → X̃µ − χAµ と書き直すと、

L = −1

4
FµνF

µν − 1

4
X̃µνX̃

µν +
m2

DP

2
::::

(
X̃µX̃

µ − 2χ
:
AµX̃

µ + χ2AµA
µ

)
− JµAµ (1.2)

と FµνX
µν の項を消去できる。式 (1.2) から、通常の電磁場 Aµ とダークフォトン場 X̃µ が、

mDP 6= 0かつ χ 6= 0であるとき第三項を通じて混合することが分かる。つまり、ダークフォトン
は通常光子に転換する性質を持つ。
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ダークマターとしてのダークフォトンの質量は様々な質量が考えられるが、特に∼ 10–1000 µeV

の質量領域は、一部の弦理論やインフレーション理論に支持されている [2, 3]。

1.2 ディッシュ・アンテナ法
このようなダークマターとしてのダークフォトン (DP-CDM) の分光探索の手法として、ディッ
シュ・アンテナ法と呼ばれる探索手法が提案されている [4]。本節でディッシュ・アンテナ法の原
理を説明する。
まず、式 (1.2)から周波数 ω で運動量 k の平面波解は次の運動方程式に従う：[

(ω2 − k2)

(
1 0
0 1

)
−m2

DP

(
χ2 −χ
−χ 1

)](
A
X

)
=

(
0
0

)
(1.3)

これの解は (
A
X

)
= X′

(
1
χ

)
exp(−i(ωt− k · x)) (ω = k) (1.4)(

A
X

)
= X′

(
−χ
1

)
exp(−i(ωt− k · x)) (ω =

√
m2

DP + k2) (1.5)

の二つが考えられるが、ω =
√
m2

DP + k2 のときの解が DP-CDMに対応する。DP-CDMは非相
対論的であることに注意すると ω =

√
m2

DP + k2 ∼ mDP である。以下のように、式 (1.5) から
DP-CDMはごくわずかに通常の電場成分を持っている。

EDP = −∂0ADP

= iχωX′
DP exp(−i(ωt− kDP · x))

∼ iχmDPX
′
DP exp(−i(ωt− kDP · x)) (1.6)

ここで、空間中に金属板を配置することを考える。簡単のため、金属板は平坦な板とする。金属
板表面では、境界条件として E|| = 0 が課せられるので、金属板内外を DP-CDM が通過する際
に、式 (1.4)と式 (1.5)の線型結合によって電場を打ち消す必要がある。つまり、金属板を設置す
ると、表面から転換光が放出される。
転換光の電場は

ECP = −∂0ACP

= −ikX′
CP exp(−i(ωt− kCP · x)) (1.7)

と表せるので式 (1.6)と合わせて、金属板の至る所で E|| = 0となるためには ω が DP-CDMと転
換光で共通、すなわち

kCP =
√

m2
DP + k2DP (1.8)

であり、さらに金属板上で

kCP · x = kDP · x (1.9)
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図 1.1: 金属板表面で転換光が放出されるときの模式図。非相対論的な DP-CDMの金属板方向の
運動量成分を保存したままmDP の質量エネルギーが全て運動エネルギーに変えられるため、ほぼ
垂直に (θ ≤ 0.06◦) 放出される。

が成り立つ必要がある。nを金属板に垂直な単位ベクトルとすると、式 (1.8), (1.9)から、

kCP =
√
m2

DP + k2
DP,⊥n+ kDP,|| (1.10)

と表せる。ただし、kDP,⊥, kDP,||はそれぞれ kDPの金属板に垂直、水平な成分である。DP-CDM

は非相対論的であるので、転換光と nのなす角 θは θ ∼ |kDP,|||/mと、ほぼ垂直に放出される [5]

(図 1.1)。
このような光の転換原理を使えば、図 1.2 のようにアンテナの前に球面鏡や平面板を置くこと
で、転換光を発生させてアンテナによって受信できる。アンテナが受信する DP-CDMの転換光の
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図 1.2: ディッシュ・アンテナ法では金属表面で生じた転換光をアンテナで受信してダークフォト
ン (DP-CDM) の分光探索を行う。金属表面には球面鏡や金属平板などを用いる。

強度は、

PDP = (6.4× 10−2 aW)×
( χ

10−10

)2( Aeff

10 cm2

)
×
(

ρ

0.39GeV/cm3

)(
α√
2/3

)2

(1.11)

と与えられる。ここで、ρ は銀河ハロー内のダークマターのエネルギー密度で、ρ = (0.39 ±
0.03)GeV/cm3 と推定されている [6]。Aeff はアンテナが受信できる金属表面の有効面積を表す。
αは DP-CDMの偏極方向に対応した係数で、DP-CDMの偏極がランダムで、片偏波のアンテナ
で受信する場合、α =

√
1/3である。

また、エネルギー保存から、速度 vDP の DP-CDMの転換光の周波数 ν は、

ν(vDP,mDP) =
1

h

mDPc
2√

1− (vDP/c)2
(1.12)

となる。
DP-CDMの運動量分布はマクスウェル・ボルツマン分布であると仮定することが一般的である：

f(v,vE) =
1

(πvc)
3
2

exp

(
−|v + vE |2

v2c

)
(1.13)

ここで、vcは銀河の回転速度、vE は銀河に対する地球の速度を表す。式 (1.12), (1.13)から、転換光
の周波数分布は ν0 = mDPc

2/h付近に半値幅∆ν/ν0 ∼ 10−6の鋭いピークを持つ。例えば、vc,vE

を典型値の 220 km/sとし、ν0 = 20GHz (mDP = 82.7µeV), χ = 8.0× 10−10, Aeff = 1.5 cm2 す
ると、転換光のパワースペクトルは図 1.3のようになる。
以上より、金属板から放出された転換光をアンテナで受信して分光し、この周波数ピークを熱ノ
イズの中から見つけ出すことで DP-CDMの探索が可能である。そして、転換光のピーク周波数か
らmDP が求まり、転換光の強度から χが求まる。
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図 1.3: ν0 = 20GHz (mDP = 82.7µeV), χ = 8.0× 10−10, Aeff = 1.5 cm2 としたときに見込まれ
る転換光のパワースペクトル。

1.3 DP-CDM探索の現状
これまで、ディッシュ・アンテナ法による直接探索の他、Haloscopeと呼ばれる共振空洞や、液
体キセノン TPCを用いた直接探索、あるいは宇宙論や太陽寿命などによる間接的な制限など、さ
まざまな DP-CDM探索が行われてきた。図 1.4にこれまでの DP-CDM探索の結果を示す。
色付きの領域は、その実験によって排除された質量mDP と結合定数 χの組み合わせを示してい
る。図 1.4を見ると、特に 0.1–1 meV の質量領域では、直接探索がほとんどなされておらず、間
接的な制限も弱いことが分かる、この領域で、高感度かつできるだけ広い帯域で直接探索を行うこ
とには大きな意義がある。

1.3.1 DOSUE-RR実験
この意義深い質量領域を策る実験が、我々が行っている、DOSUE-RR (Dark-photon Observing

System for Un-Explored Radio-Range) 実験である。図 1.5 に概略を示すように、DOSUE-RR

実験はディッシュ・アンテナ方式のダークフォトン探索実験である。
DOSUE-RR実験では、オリジナルの提案 [4]にあった球面鏡を用いて集光する代わりに、金属
平板と通常のアンテナの組み合わせ [8, 9]で探索を行う。平面波を集光するアンテナは入手しやす
く、また球面鏡に比べて較正もたやすい。アンテナはホーンアンテナを利用し、アンテナが受信し
た信号は低ノイズアンプ (LNA) やミキサなどで構成される RF 回路によって増幅やダウンコン
バートといった処理を行われ、その後分光される。
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図 1.4: DP-CDM 探索の現状 [7]。色の塗られた領域は探索によって排除されていることを示す。
特に、濃赤と赤色の領域はディッシュ・アンテナ法によって新たに探索されたダークフォトンのパ
ラメータ領域である。

金属板

アンテナ
転換光

simulation

周波数

信
号
強
度

分光計

RF回路（アンプ等）

クライオスタット

図 1.5: DOSUE-RR実験のセットアップの概要。金属板で生じた転換光をホーンアンテナで集光
し、RF回路で増幅などを行った後、分光を行う。

χの感度を決める主要なノイズは LNAの熱雑音となる。熱雑音を削減するため、[10]の探索で
はアンテナや RF回路をクライオスタットの中に入れ 3Kまで冷却した。また、外来電波が混入し
て信号と混同されるのを防ぐため、[11]の探索ではコンパクトな電波暗室を製作して遮蔽した。



1.4 本論文の構成 11

1.3.2 これまでの探索結果と課題
これまで、DOSUE-RR実験グループでは、図 1.4のように今まで直接探索がなされていなかった
質量領域での、間接探索を超える感度のDP-CDM探索に成功している。具体的には、転換光の周波
数に対して 10–18 GHz帯 (mDP = 41–74 µeV) [11]及び、18–26.5 GHz帯 (mDP = 74–110 µeV)

[10]の探索を世界最高精度で達成してきた。
一方で、先行実験 [11, 10]では帯域幅に課題がある。これらの探索 [11, 10]では分光計として市
販のシグナルアナライザを利用しており、一度に探索できる帯域はわずか 2MHzであった。一方、
アンテナや RF回路は数 GHz幅の広い周波数帯に対応しており、原理上はこの範囲を同時に探索
することができる。つまり、分光計として用いたシグナルアナライザの狭い帯域幅が、探索実験に
かかる時間を律速していた。例えば、先行実験 [10]では 18–26.5 GHz帯で計 8.5GHz幅の探索を
行ったが、合計 4250回もの測定を必要とし、測定に 2週間も要した。つまり、分光計の帯域幅の
拡大によって、大幅に探索速度を向上する余地がある。
また、100GHzを超える高周波での探索を行う際には、現状の狭い帯域幅がより致命的な影響を
及ぼす。例えば、10–20 GHz帯を探索するには 10GHz幅で良いが、100–200 GHz帯では 10倍
の 100GHz幅の探索が必要になる。単純計算で従来の 10倍の時間が必要になり。実験の遂行が極
めて困難になる。
より効率的な探索のためには、数 GHzの広帯域を同時に分光できる分光計が求められる。広帯
域分光計を開発する試みとしては、これまでもフーリエ変換を GPUや FPGA上で行うフーリエ
式分光計が製作されてきた。例えば、[9]では GPUを利用して 4GHzの帯域幅を 60%の時間効率
で分光している。その他、FPGAベースで 2.5GHz幅のデッドタイムなしの分光計が販売されて
いるなど、これまで同時に 2–3 GHz幅を分光可能な分光計が開発されてきた。
本研究では、これらの分光計よりもさらに広い同時帯域幅を実現するため、FPGA を利用し
たフーリエ式分光計を開発し、性能評価を行った。さらに、開発した分光計を用いることで、
DP-CDM探索で実現できる感度を見積もった。

1.4 本論文の構成
本論文の構成について述べる、まず分光計の設計について、第 2章から第 4章で説明する。第 2

章では性能要件や大まかな設計戦略を説明し、第 3 章で各コンポーネントの設計について詳述す
る。第 4章では、分光計の中核となる FFT演算回路についてさらに説明する。第 5章では、製作
した分光計の性能評価について述べる。第 6章では、DP-CDM探索において、この分光計を用い
ることで見込まれる感度について議論する。第 7章は本論文の結論である。
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第 2章

設計戦略と実装手法の概略

2.1 要求性能の見積もり
まず、分光計を設計するうえで必要な性能を考える。探索効率に直結するのは「同時帯域幅

(Real-time Bandwidth)」、あるいは「瞬時帯域幅 (Instantaneous Bandwidth)」と呼ばれる指標
である。これは一度の測定で、中心周波数の周りにどれだけの周波数幅のデータを取得できるかを
表す。後述するように同時帯域幅の上限はアナログ信号をデジタル信号に変換する ADCのサンプ
リングレートによって決まる。現状容易に取り扱えるサンプリングレートは数 GHz程度であるた
め、本研究ではこのサンプリングレートを最大限活用した数 GHz幅の同時帯域幅をもつ分光計の
製作を目指す。また、時間効率を最大化するために、デッドタイムなしでの分光が求められる。
次に周波数分解能であるが、周波数ピークを探すためには少なくとも転換光の周波数幅以下、で
きれば一桁以上細かい分解能を持つことが好ましい。周波数 f の転換光のピークの典型的な周波
数幅は 1.2節で述べたように ∆f ∼ 10−6 · f なので、100GHz帯を探索する場合は 100 kHzの周
波数分解能、10GHz帯を探索する場合は 10 kHzの周波数分解能が求められる。サンプリングレー
トを 4GHzと仮定すると、10 kHzの分解能を実現するためには帯域内を 4× 105 点に分割する必
要があるが、第 4章で述べるように、分割点数が増えるほどフーリエ変換を行う回路の規模が増大
してしまう。回路規模を極限まで削減するアルゴリズムの開発が求められる。

2.2 フーリエ式分光計の概略
一度に広い周波数帯の電波を分光する場合、フーリエ変換を用いることが有効であり、このよう
なフーリエ式の分光計は FFT アナライザやシグナルアナライザなどと呼ばれ広く普及している。
前節の要求性能を満たすため、フーリエ式の分光計を製作する。
図 2.1 にフーリエ式の分光計の典型的な構成を示す。まず、入力信号はミキサと呼ばれる回路
によってダウンコンバートされる。ミキサは、入力信号 x(t)と基準信号 l(t)を入力して積 o(t) =

x(t) × l(t)を出力するような回路である。ミキサに x(t) = x cos(2πft + δ), l(t) = cos(2πflt)の
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ような信号を入力すると、

o(t) = x cos(2πft+ δ) cos 2πflt (2.1)

=
1

2
x cos

[
2π(f − fl)

::::::
t+ δ

]
− 1

2
x cos

[
2π(f + fl)

::::::
t+ δ

]
(2.2)

という出力が得られる。つまり、ミキサを使用することで、入力信号と基準信号の周波数の差 (ま
たは和) の周波数の信号にダウン (アップ) コンバートすることができる。ミキサに入力する (単一
の周波数の) 基準信号を生成する装置は局部発振器 (Local Oscillator, LO) と呼ばれ、また、生成
される基準信号は LO信号と呼ばれる。適切なミキサと LO信号を用意することで、分光計の帯域
が 0 ∼ ∆f であっても、任意の周波数 f に対して、f ∼ f +∆f の範囲を分光することができる。

図 2.1: フーリエ式の分光計の典型的な構成。まず、入力信号と局部発振器 (LO) が生成する信号
をミキサに入力し、信号をダウンコンバートする。ダウンコンバートした入力信号を ADCでデジ
タル信号に変換し、高速フーリエ変換 (FFT) によってスペクトルを求める。得られた信号のデー
タ量が多すぎる場合、時間平均をとるなどしてデータを削減してから外部に転送する。

ミキサによってダウンコンバートされた信号は、次に ADCによってデジタル信号に変換され、
さらにフーリエ変換によって周波数情報に変換される。ナイキストの定理から、サンプリングレー
ト S SPS (Samples Per Second, 1秒間あたりのサンプリング数) の ADCを使った場合の帯域幅
は、x(t)が実信号、すなわち x(t) = x cos(2πft + δ)と書けるとき S/2 Hzである。これは、LO

より高い周波数の信号と低い周波数の信号が足し合わされてしまい区別できないためである。
この問題を回避するため、IQミキサが用いられる。IQミキサではミキサを 2つ用意し、片方の
ミキサにはそのままの LO信号を、もう片方には π/2ずらした LO信号を入れることで元の信号
の位相情報を保持する。IQミキサによる変換は数式としては

x cos(2πft+ δ) 7→ 1

2
(x cos [2π(f − fl)t+ δ] , x sin [2π(f − fl)t+ δ]) (2.3)

− 1

2
(x cos [2π(f + fl)t+ δ] , − x sin [2π(f + fl)t+ δ]) (2.4)

と表せる。第一成分がそのままの LO信号を入れた時の出力、第二成分が π/2ずらしたときの出
力である。この信号を 2つの ADCを用いて同時にサンプリングして複素フーリエ変換を行えば、
LOより高い周波数 (Upper Side Band) の信号と LOより低い周波数 (Lower Side Band) の信号
を区別することができる。これにより、帯域幅 S Hzでの分光が可能になる。
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フーリエ式の分光計ではフーリエ変換を高速に行う必要があるため、通常後述の高速フーリエ変
換 (FFT) を行う専用の演算回路によって計算される。そして、広帯域のフーリエ式分光計を実現
するためには、できるだけ高いサンプリングレートの ADCと、ADCから出力される高いレート
のデータを処理できる、高性能な FFT回路が必要となる。

2.3 ハードウェア設計の概略
本節ではでは 2.2節で概説したフーリエ式分光計を実装するためのハードウェア RFSoCについ
て述べる。また、RFSoCを活用するためのファームウェア設計手法についても俯瞰する。

2.3.1 RFSoC

2.1 節の要件を満たすためには、数 GSPS の高速 ADC と、それを処理できる高性能な FPGA

が必要である。そこで、本研究ではこの二つを兼ね備えた、RFSoC と呼ばれる AMD Xilinx 製
のチップを用いる。RFSoC は AMD Xilinx が開発した、CPU、FPGA、さらに ADC や DAC

といった RF 回路などが 1 チップに統合された System on Chip (SoC) である (図 2.2) 。また、
CPUを搭載する Processing System (PS)、FPGAを搭載する Programmable Logic (PL) のそ
れぞれが RFSoC外部のメモリチップ (DRAM) と接続されている。そのほかにも、イーサネット
のような豊富な外部 IO接続を PS, PL共に持っている。
RFSoC は 5G 通信のような高速無線通信を主要な用途として商業的に生産されているため、

FPGAや高速 ADC・DACを搭載するにもかかわらず、比較的安価に入手可能である。また、量
産品であることもあって開発フレームワークなどが整備されている。例えば、後述する Pynqと呼
ばれるフレームワークによって Ubuntuや Jupyterを用いた開発が行えるなど、カスタムの SoC

やボードを用いた場合と比べて容易に開発を行えるメリットもある。

2.3.2 FPGA

FPGA は Field Programmable Gate Array の略で、様々な基本的な論理回路やメモリがチッ
プ上に大量に配置されており、（製造後に）ユーザーが自由に配線して論理回路を作製できるデバ
イスである。FPGA では特定の演算に特化した専用回路を構築できるため、CPU のような汎用
プロセッサを用いる場合よりも高速に処理できることがある。本研究では RFSoC に内蔵された
FPGA上に FFT回路を実装し、内蔵 ADCからの入力信号を処理することで、単一のチップ上に
分光計を実装する。

各種リソース
FPGA上にはユーザーが回路を構築する上での基本パーツとなる、多様な論理回路が搭載され
ている。本節では FPGAに搭載されている基本的な回路について説明する。
FPGAが提供する最も基本的なパーツは、Look Up Table (LUT) と Flip Flop (FF) である。



16 第 2章 設計戦略と実装手法の概略

(a) AMD Xilinx RFSoC のブロックダイアグ
ラム。CPU, FPGA, ADC / DAC などが 1 枚
のチップ上に統合された SoC になっている。ま
た、CPUを搭載する Processing System (PS)、
FPGA を搭載する Programmable Logic (PL)

のそれぞれが DRAMや、イーサネットなどの外
部 IOを持っている。

(b) RFSoCを搭載したボードの例 (RFSoC 2x2

Board)。黒いファンの下に RFSoC が搭載され
ている。ファンの両脇にある 8つのチップがメモ
リチップ (DRAM) である。手前の SMAコネク
タを通じて RFSoC内の ADCや DACと入出力
を行える。例えば、ローパスフィルタが接続され
ている 2 つのコネクタは ADC へつながってい
る。

図 2.2: AMD Xilinx RFSoCのブロックダイアグラム (左) と実際に RFSoCを搭載したボードの
例 (右)。

LUTは複数の入力値の組み合わせに対して、どのような出力を返すかを記憶するテーブルを備え
た回路であり、AND回路や NOT回路、XOR回路のような、組み合わせ回路を実装する基本パー
ツである。一方、FFはひとつ前のクロックで入力された値を次のクロックの間出力し続けるレジ
スタ回路で、順序回路を実装するための基本パーツである。FPGAには FFと LUT、そしてそれ
らを結ぶ配線が大量に用意されており、この二つを組み合わせることで、自在に論理回路を作るこ
とができる。
しかし、LUTや FFのような汎用回路は汎用性を確保するために冗長な実装になっており、よ
く使う回路については専用の回路ブロックをチップ上に用意し、それを使った方が効率的な場合が
ある。そのため、実際に販売されている FPGAでは様々な専用回路ブロックが搭載されている。
そのような専用回路の一つに、四則演算などの基本的な算術演算を行う回路がある。RFSoCで
は DSP (Digital Signal Proccessing) ブロックと呼ばれており、加減算回路や乗算回路などが一つ
の DSPブロックの中に搭載されている。算術演算ではできるだけ DSPブロックを活用すること
で、あまりリソースを消費せずに回路を実装できる。
また、値を記録するメモリも、専用回路が用意されている。先述の LUT でも値を記憶できる
が、大量の値を保存するのには適していないためである。RFSoCの場合、Block RAM (BRAM)
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と、Ultra RAM (URAM) という 2種類の大量の値の保存に適したメモリブロックが用意されて
いる。BRAMは FPGA内に分散して配置されたメモリブロックである。FPGA内のどこでも比
較的短距離でアクセス可能な BRAMブロックが存在しているため、高速な IOに適している。一
方、URAMは FPGA内の一部に局在して配置されたメモリである。FFや LUTの位置によって
URAMへのアクセス時間に大きな差があるなど BRAMほど柔軟に使えない一方、高密度に値を
保存できるため、BRAMよりも大量のデータを保存するのに適している。
FPGA内の回路ではないが、外部に接続された DRAMを使うことも可能である。RFSoCでは

PS側と PL側のどちらでも DRAMとの接続が可能であり、PS側の DRAMは CPUとのデータ
通信に向き、PL側の DRAMは FPGAと直結しているため FPGA内での大容量データ保存に向
く。DRAMではギガバイト単位の大容量を確保できる代わりに、BRAM、URAMなどよりもさ
らに帯域が狭く、高頻度の通信には適さない。なお、本研究では PS側の DRAMのみを使用し、
PL側の DRAMは使用しなかった。
各種メモリ回路は、LUT、BRAM、URAM、そして DRAMと順に大容量になる代わりに帯域
が狭くなっていくため、用途に合わせて適切なメモリを使用することが求められる。
これら LUT、FF、DSP、各種メモリ回路などを組み合わせることで、できるだけ少ないリソー
スで、高い動作クロックの回路を実現することが目標になる。

開発の流れ
本節では、FPGA上に回路を実装する際の開発の流れについて説明する。図 2.3に本研究で回
路を実装した際の開発フローの概略を示す。
まず、回路が行う計算アルゴリズムを一般のプログラミング言語のような高級言語で記述し、
コンパイラによってハードウェア記述言語のソースコードに変換する。このプロセスは高位合成
(High Level Synthesis, HLS) と呼ばれている。ハードウェア記述言語とは論理回路の仕様を記述
するための専用の言語であり、Verilogや SystemVerilog, VHDLなどが挙げられる。基本的には
C++、Pythonといった現代のプログラミング言語と比べると低級な言語である。
高位合成を活用することでハードウェア記述言語の代わりに高級言語で回路を記述することがで
きるので、アルゴリズムのようなより本質的な内容に集中して開発できるメリットがある。AMD

Xilinxの FPGAでは高位合成のために Vitis HLSという統合開発環境が提供されているため、本
研究ではそれを利用した。
Vitis HLSは Cまたは C++に対応しており、本研究では C++を使用した。基本的には通常の

C++と同様に記述することで、コンパイラがハードウェア実装を推論してハードウェア記述言語
のソースコードに変換してくれる。通常の C++に加え、任意の n bit整数への対応や、プラグマ
による実装手法（パイプライン化や外部インターフェイスの形式など）の指示など、ハードウェア
特有の仕様を表すための拡張も用意されており、これらを組み合わせて開発を行う。
高位合成によって C++で書かれたソースコードをハードウェア記述言語に翻訳した後、IPコ
アと呼ばれる、回路のブロックにカプセル化・パッケージ化する。この処理はソースコードのカプ
セル化によって扱いやすくするために行われ、以後は IPコアを接続することによって回路を組み
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図 2.3: FPGAに自作回路を実装するまでの流れ。高級言語で回路のアルゴリズムを記述し、3回
のコンパイル（高位合成、論理合成、インプリメント）とカプセル化によって物理配線ファイルを
作製し、それに従って FPGA上に回路を構成する。Verilogによる回路記述や、既製の IPコアを
使用することも可能である。

立ていく。ここまでの処理は Vitis HLS上で行われる。
次に、様々な IPコアを IPインテグレータと呼ばれる GUI上で接続し、FPGA上に実装したい
回路の全体図を構成する (図 2.4)。この段階以降は Vivadoという AMD Xilinx製の別の開発ツー
ルを用いる。組み合わせる IPは自作した IPの他、AMD Xilinx製やサードパーティ製の IPを使
用することもできる。本研究では FFT回路などの処理の中核となる部分の多くは高位合成によっ
て独自設計する一方、その他の特別な仕様が不要なパーツでは AMD Xilinx製の既存の IPを積極
的に活用した。詳細は第 3章で説明する。また、Vivado上では、動作させるクロックやリセット
信号、PS (CPU) との接続など、最終的に実装したい物理回路に必要な仕様を全て記述していく。
IPインテグレータで回路図を作製したら、次に論理合成、インプリメント呼ばれる 2回のコン
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図 2.4: IPインテグレータのスクリーンショット。薄い青色のブロックがそれぞれ IPと呼ばれる
回路ブロックを表す。ブロックの左側から出る線が入力や子側のインターフェイス接続、右側の線
が出力や親側のインターフェイス接続を表す。このダイアグラムから、左端の PS (CPU) が中央
上のインターコネクトを通じて右側の IPと接続していることや、右上の IPの出力が右下の IPに
入力されていることが分かる。なお、見やすさのためクロックの配線は非表示にしている。

パイルを行う。論理合成では IPインテグレータ上の回路情報をもとに、配線遅延などを考慮しな
い論理的な回路に変換し、次のインプリメントで、配線遅延やクロックの乱れ、回路の配置など、
ボードの特性をを考慮した、FPGA上での物理配線に変換する。これらの過程では人間はコンパ
イルオプションの指定などを除きほとんど介入せず、自動的に物理配線へと変換される。
これらの過程により作製した物理配線ファイルを FPGAに読み込ませることで、設計した回路
を FPGA 上に実装することができる。物理配線ファイルの FPGA への書き込みは何度でも行う
ことができ、一回の書き込みにかかる時間は数秒程度である。また、書き込みは外部端子を接続し
て行うほか、Pynqのようなフレームワークを通じて、PSからソフトウェア的に行うことも可能
である。

2.4 ソフトウェア設計の概略
FPGAはハードウェア回路として処理を行うため、決まった処理を高速に実行するのに適して
いる。一方で、その場の要求に応じて臨機応変に処理を行うのには適していない。RFSoC には
CPUも搭載されているので、そのような処理は PS (CPU が搭載されている側) で行う。本節で
は、PSで行うソフトウェア処理について説明する。
図 2.2で示したように、CPUは同一チップ上の PL (FPGA) や、DRAMのような外部チップ
と接続されており、またイーサネットのような外部 IOも持っている。PL側とは AXI規格のバス
が用意されており、データを相互にやり取りすることができる。そのため、PS は PL と RFSoC

外部とのやり取りの仲介に適しており、例えば、FPGAで取得した測定データの送信や、ネット
ワーク経由での FPGAのコンフィグレーションなどの用途に使用できる。本研究での実際の処理
内容は 3.6節で紹介する。
RFSoCに搭載されている CPUは OSを動かすのに十分な性能を持ち、既に OS (Ubuntu) が
入った SD カードイメージも配布されている。このイメージを使うことで、OS 上から容易に PS
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と接続されたデバイス・IOにアクセスできる。つまり、PS用のソフトウェア開発は通常の PC向
けのソフトウェア開発と同様に行える。
さらに、Pynqという PSから PLをより簡単に扱えるフレームワークも提供されている。Pynq

は Ubuntu、Jupyterおよび Pythonをベースとしたフレームワークで、Pythonライブラリを通
じて PL上の各要素にアクセスできる。簡単な Pythonのスクリプトで、例えば物理配線ファイル
の FPGAへの書き込みを指示したり、PL上の IPコアの計算結果の読み取りや設定の変更をした
りすることができる。
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第 3章

各コンポーネントの設計と実装

本章では、実際に 4GHz帯域幅の分光計を構築する手法について詳述する。3.1節でハードウェ
アやデータ処理の流れを概説した後、以降の節でそれぞれのコンポーネントの設計と実装について
述べる。フーリエ分光計の核心となる、フーリエ演算回路の詳細な回路設計・計算アルゴリズムに
ついては第 4章で改めて記述する。

3.1 ハードウェア、FPGA内回路の構成
図 3.1に分光計の設計の概要を、また、図 3.2に製作した分光計のセットアップ写真を示す。

Accumulator CPU PC
Ethernet

Input Paralleled
FFT

IQ Mixer

FPGA
RFSoC

LO

4GSPS
ADC

4GSPS
ADC

アナログブロック
（3.2節）

FFTブロック
（3.3節）

アキュムレータブロック
（3.4節）

ソフトウェアブロック
（3.6節）

ローパスフ
ィルタ

ローパスフ
ィルタ

図 3.1: 分光計のハードウェア及び FPGA内の回路の構成。入力信号は IQミキサによって 2GHz

の直交信号にダウンコンバートされ、RFSoC に送られる。RFSoC 上では、4GSPS の ADC に
よって時系列のデジタル信号に変換したのち、FPGA上の並列 FFT回路によってパワースペクト
ルを求め、アキュムレータ回路によって時間平均を取る。その後、得られたパワースペクトルは内
蔵 CPUへ転送され、イーサネットを通じて外部 PCに送信される。

分光計は複数の部品で構成され、また、RFSoCはさまざまな役割を果たしているが、各コンポー
ネントが果たしている役割で分けると、次の 4つのブロックに大きく分けられる。まず、入力信号
はアナログブロックに送られる。アナログブロックではまず、IQミキサによって入力信号をその
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図 3.2: 分光計のセットアップ。入力信号は IQミキサによって LO信号との差分周波数の直交信
号にダウンコンバートされ、その後 RFSoC上で分光処理される。

周波数と LO信号の周波数との差の周波数の直交信号にダウンコンバートする。LO信号は局部発
振器によって生成された単色光であり、周波数を自由に設定できる。その後、RFSoC上の ADC

によって A/D変換を行い、FFTブロックに信号を送る。FFTブロックでは信号をフーリエ変換
し、パワースペクトルを求める。求めたパワースペクトルはアキュムレータブロックで時間平均を
とってデータ量を圧縮したのち、得られたデータを PS上の DRAMへ転送する。PSにデータが
送られた後は、ソフトウェア処理によって外部に測定データを送信する。各ブロックの説明は次節
以降で行う。
今回製作した分光計では、これまで DOSUE-RR 実験で探索を行なっていない 30GHz をター
ゲットとして部品を選定した。IQミキサとしてMarki microwave製MMIQ-1040LS、局部発振器
として用いるシグナルジェネレータに NATIONAL INSTRUMENTS製の FSL-0020、RFSoCを
搭載するボードとして、ZYNQ UltraScale+ RFSoC XCZU28DRを搭載した HiTech Global製
RFSoC 2x2 ボードを使用した。RFSoC 2x2 ボードに搭載されたコンポーネントの性能を表 3.1

に示す。また、外部との通信には 1Gbpsのイーサネットケーブルを用いた。
なお、IQミキサと局部発振器を変更することで、他の周波数帯域の信号にも適用可能である。
30GHzの 10−6 倍程度の幅の周波数ピークを探索するため、FFT回路の FFT点数は N = 217

とし、31.25 kHzの周波数分解能を確保した。*1 後に、FFT点数を N = 218 に拡大して周波数分
解能を 15.625 kHzとした高分解能版も製作している。

*1 4.096GHz幅 /217 = 31.25 kHz
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表 3.1: ZYNQ UltraScale+ RFSoC 2x2ボードの搭載リソース

リソース 性能 搭載数 主な用途
CPU

ARM Cortex-A53 4 コンピューティング
ARM Cortex-R5F 2 システム制御
FPGA 専用回路の実装
LUT - 425280 組み合わせ回路の作成
FF - 850560 順序回路の作成
BRAM 36Kbit 1080 メモリ
URAM 288Kbit 80 メモリ
DSP - 4272 四則演算回路
DRAM メモリ
(PS) 4GB 1

(PL) 4GB 1

ADC 2 AD変換
分解能 12 bit

サンプリングレート 4.096GSPS

DAC 2 DA変換
分解能 14 bit

サンプリングレート 6.554GSPS

その他 IO

イーサネット 1000Mbps ネット通信
SDカードスロット 1 システムドライブ

3.2 アナログ回路 / ADC

複素フーリエ変換によって一つの FFT回路で fs の帯域幅を分光するため、IQミキサと、2つ
の ADC を利用する。2 つの ADC は RFSoC の Multi Tile Sync 機能によって同期されている。
同期のための基準クロックは RFSoC 2x2 Boardに搭載されているクロック生成回路を使用した。
IQミキサと ADCは SMAケーブルで接続し、IF信号を 2GHz以下に制限するため、間にローパ
スフィルタ (VLFG-1800+) を挿入する。ローパスフィルタの挿入損失を図 3.3に示す。ADCは
RFSoC (XCZU28DR) に内蔵の ADCを使用し、4.096GSPSのサンプリングレートで、12 bitの
分解能を持っている。
ADCが取得したデータは FPGA内の RF Data Converterと呼ばれる AMD Xilinx製の IPに
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図 3.3: 使用したローパスフィルタ (VLFG-1800+) の挿入損失。プロットの際は公式のデータ
シート [12]を参照した。

送られる。RF Data Converterは 512MHzで動作し、1クロックに 8つの時刻の ADC信号をま
とめて出力する (図 3.4)。

図 3.4: RF Data Converterによる信号の受け渡し。ADCは 4.096GSPSの頻度でデータを取得
し、FPGA上の RF Data Converterへ送る。RF Data Converterはその 1/8の動作クロックで
ある 512MHzで動き、1クロックあたり 8つの時刻のデータをまとめて出力する。
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3.3 FFTブロック
その後、ADCからの信号は FFTブロックでパワースペクトルへと変換される。
FFTブロックは大きく分けて、ADCからの入力の分配、クロックの変換、FFT演算、パワー
スペクトルの計算の 4段階に分かれている。ただし、FFT演算の後段とパワースペクトルの計算
はコンパイラによる最適化を狙って同一の IPコアに含めており、IPインテグレータ上でのブロッ
クダイアグラムは図 3.5のようになっている。クロック変換回路と FFT演算の前段では既存の IP

を活用し、入力分配回路、FFT後段・パワースペクトル計算回路は高位合成を用いて独自に設計
した。

図 3.5: IPインテグレータ上で見た FFTブロックの構成。図の左から入力の分配回路、クロック
変換回路、FFTの前段回路（直列 FFT）、FFTの後段（回転と並列 FFT）およびパワースペクト
ルの計算回路の 4種類の IPによって分光処理を行う。
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前述の通り 2つの ADCからの入力信号は 512MHzで、1クロックあたり 8個の時刻の信号が
まとめて出力される。しかし、この動作周波数で巨大な回路を動作させるのは困難なため、FFT

計算は 300MHzで行う。512MHz、8個/クロックで ADCからの入力を絶え間なく処理するため
に、300MHzで毎クロックあたり 16入力を受け付けることが可能な 16並列のMDFアーキテク
チャを採用した。この回路では、最大 4800MSPSのスループットまでデッドタイムなしに分光で
きる。FFT演算回路の詳細な実装は第 4章で説明する。
ADCからの信号を FFT回路の入力数に合わせるため、FFT回路の初段に入力を分配する回路
を設置する。ここでは、512MHz で 8 個ずつ送られてくる 2 組の信号を 2 クロック分読み込み、
時刻ごとに分けた 16組の 2つの ADCの信号を 2クロックおきにまとめて出力する。
クロック変換部は非同期 FIFOによって実装され、ADCの時刻ごとに分配された 512MHzの
信号が、300MHzに変換される。FIFOには 2クロックおきに入力されるため、300MHzでも詰
まることはない。
次に、FFT 部分で変形された ADC 信号を複素スペクトルに変換する。FFT 部分の入力は

12 bit幅であり、出力は N = 217 の FFT回路で 12 + 17となって 29 bit幅、N = 218 の FFTで
12 + 18となって 30 bit幅である。前述の通り、FFT部分では 16並列のMDFアーキテクチャを
採用しており、1クロックあたり 16個の時刻の信号を処理できる。
時間効率を最大化するため FFT の窓関数は矩形窓 (窓関数なし) とした。窓関数には信号の他
の周波数への漏れ込みを減らす効果があるが、DP-CDM探索では興味があるのは周波数ピークで
あり、漏れ込みは測定に大きな影響を与えない。
最後に FFT演算を行った後、得られた複素スペクトルからパワースペクトルを求める。この処
理は、実部と虚部の 2 乗和を求める回路を 16 個並列することで実装できる。出力先のアキュム
レータ回路に合わせ、出力は 54 bit 幅の固定小数点数 (N = 217 の FFT 回路の仕様) 、または
32 bit浮動小数点数 (N = 218 の FFT回路の仕様) とした。これらの仕様を表 3.2にまとめる。

表 3.2: FFTブロックの仕様。

仕様 N = 217 N = 218

入力信号数 16 16

入力形式 固定小数点数 固定小数点数
入力 bit幅 12 bit 12 bit

FFT終了時点の形式 固定小数点数 固定小数点数
FFT終了時点の bit幅 29 bit 30 bit

出力形式 固定小数点数 浮動小数点数
出力 bit幅 54 bit 32 bit
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図 3.6: アキュムレータ回路および PS転送部のブロックダイアグラム。赤色の 2つの IPがアキュ
ムレータ回路で、それぞれ総和の計算 (左) と並び替え (右) を行う。右端の大きなブロックが PS

を表しており、間の 3つの IPを通じて転送される。

3.4 アキュムレータブロック
得られたパワースペクトルのデータレートは 200Gbpsを超えるため、このままでは FPGA外
部に送ることができない。そこで、アキュムレータ回路によってパワースペクトルの時間平均（総
和）を計算し、データレートを削減してから PSへ転送する。アキュムレータブロックの IPイン
テグレータ上でのブロックダイアグラムは図 3.6のようになっている。
アキュムレータ回路は左の 2 つの IP からなり、それぞれ総和の計算 (左) と並び替え (右) を
行う。
図 3.7にアキュムレータ回路の概略を示す。まず、FFT回路からパワースペクトルが入力され、
小計が前段の URAMに一時保存される。M 個のスペクトルの総和を求め終わったのち、後段の
URAM に転送する。ここまでの処理は 16 個の k について並列に bit reverse order *2で行われ
る。最後に後段の URAMから natural order に並び替えて出力する。これまで 16並列でデータ
を扱ってきたが、PLから PSへ送ることのできるデータ幅に制限があるため、出力は直列で行う。
平均する個数をM = 1024として、N = 217 の FFT回路では入力幅は 54 bit, 出力幅は 64 bit

で、N = 218 の FFT回路では入出力ともに 32 bitの浮動小数点数で製作した (表 3.3)。アキュム
レータ回路は、全て高位合成によって製作した。
アキュムレータ回路の出力は図 3.6 中央右の DMA (Direct Memory Access) 回路を通じて

PS に転送される。DMA とは CPU での処理を介さずに直接 DRAM に書き込む処理のことで、
DRAMの帯域を最大限活用できる。DMAを行うための IPは AMD Xilinxが提供しているので、
それを利用した。インプリメントでの物理配線を行いやすくするため、DMA回路は 100MHzで
動作する。

*2 通常の数字の数え方では 0, 1, 2, 3、2進法で書けば 0000(2), 0001(2), 0010(2), 0011(2) と下の桁から 1ずつ増やして
数えていく。これは natural orderと呼ばれる。一方、bit reverse orderでは、0000(2), 1000(2), 0100(2), 1100(2)
と上の桁から増やしていく。例えば、0から 15までを数える場合、0, 8, 4, 12, . . . と数えていく。
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図 3.7: アキュムレータ回路の概略。FFT 回路から出力されたパワースペクトルの時間平均を
FPGA上で計算し 、CPUで処理できるよう DMAによって PSの DRAMに転送する。

表 3.3: アキュムレータ回路の仕様。

仕様 N = 217 N = 218

平均数M 1024 1024

入力形式 固定小数点数 浮動小数点数
入力 bit幅 54 bit 32 bit

出力形式 固定小数点数 浮動小数点数
出力 bit幅 64 bit 32 bit

アキュムレータ回路と DMA回路との間でのクロックの変換のため、アキュムレータ回路の直後
に非同期 FIFOを接続する (図 3.6中央左)。アキュムレータ回路によるデータ圧縮を行った後な
ので、ダウンクロックによって入力データが詰まることはない。

3.5 FPGAへの回路実装（インプリメント）
設計したこれらの回路ブロックを Vivadoのブロックデザイン上で組み合わせ、FPGAへのイン
プリメントを行った。インプリメントの実行結果を図 3.8に示す。
RFSoC 2x2ボード上に搭載されている RSoCは ZYNQ UltraScale+ RFSoC XCZU28DR で
あり、RFSoC内の FPGAの総リソース量および、使用したリソース量を表 3.4に示す。URAM

を除き各リソース種別の消費量は 50%を切っており、並列化や FFTサイズの拡大など、さらなる
拡張の余地を残している。実際、N = 217 の FFT回路だけでなく、アキュムレータ回路の演算精
度を 32 bit浮動小数点数に変更することでメモリ使用量を削減し、FFT点数を N = 218 まで拡大
した派生版のインプリメントにも成功した。

3.6 ソフトウェア
PS (CPU) では ADCや各種回路ブロックの制御、また、PL (FPGA) から転送されたスペクト
ルデータの外部への送信などを行う。図 3.9にファームウェアおよびソフトウェアの構成の概要を
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(a) 実行結果のスクリーンショット。下部の結果は、設計仕様通りのタイミングで動作できるように回路を構
成できたことを示している。また、右上の図では各回路ブロックが FPGA上でどの位置に配置されているか
を示している ((b)参照)。

(b) 各回路ブロックの FPGA上での位置。上図を 90◦ 回転して表示している。それぞれ、青は ADCとの通
信部分、濃ピンクは FFT回路のうち前段の回路（直列 FFT回路）、黄は後段の回路（並列 FFT回路）とパ
ワースペクトルへの変換部、黄緑はアキュムレータ回路を表す。

図 3.8: インプリメントの実行結果。
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表 3.4: 分光計の FPGAリソース使用量

リソース種別 使用量 搭載数 使用率
LUT 85210 425280 20.04%

FF 157177 850560 18.48%

BRAM 156.5 1080 14.49%

URAM 62 80 77.50%

DSP 674 4272 15.78%

示す。PSと外部 PCはギガビット・イーサネットで結ばれ、制御メッセージや測定データの通信
を行う。通信には ZeroMQライブラリを用いた。PS側では 2.4節で紹介した Pynqフレームワー
ク上で Pythonスクリプトを動かし、FPGAや ADCの初期設定や、2つの ADCのクロック同期
の設定、FPGAで求めたスペクトルの PCへの転送を行う。また、FPGAに加えて CPUでも再
度時間平均を取り、個々のセットアップで要求される時間精度や、イーサネットや HDDの帯域幅
に合わせて調整する。
PL から PS への転送は 3.4 節で述べたように DMA によって行われ、PS の DRAM に直接書
き込まれる。PS から外部 PC への転送にかかる時間はイーサネットを使用するため不定なので、
DMAとイーサネット通信を別のスレッドで行う並行プログラミングモデル*3を採用し、非同期処
理を行う。
外部 PC側は通常の Pythonスクリプトで、RFSoCと通信し、受け取ったデータをストレージ
に書き込む。データ量が多いため、受信したデータは都度書き込むようにしてメモリ消費を抑えて
いる。

図 3.9: ソフトウェア部分の概要。Pynq上で Pythonスクリプトを動かし、FPGAや ADCの初
期設定や、2 つの ADC のクロック同期の設定、FPGA が求めたスペクトルの PC への転送を行
う。

*3 具体的には threading モジュールを用いた。CPython では同時に 1 スレッドしか実行できないため、threading

モジュールではマルチコアによる並列処理は行えないものの、IO律速な処理であるため threadingモジュールの使
用が有効である。逆に、並列処理が可能な multiprocessing モジュールを採用してみたところ、スレッド間のデー
タ共有にオーバーヘッドが生じて低速化した。
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3.7 開発した分光計の仕様
表 3.5に本研究で開発した分光計の仕様をまとめる。FFT回路で ADCのサンプリングレート
を上回るスループットを確保できたため、ADCをフルに生かした 4.096GHzの帯域幅を達成する
ことができた。また、分解能も目標とした 30GHz近辺の探索に対して十分な細かさとなる 16 kHz

を達成することができた。
次の第 4章ではこの分光計の核となった FFT回路について詳述し、第 5章では作製した分光計
の性能評価を行う。

表 3.5: 本研究で開発した分光計の仕様のまとめ

項目 性能値
帯域幅 4.096GHz

入力 Complex (IQ)

FFTサイズ 217 / 218

周波数分解能 31.25 kHz / 15.625 kHz

ADC分解能 12 bit

ADCのサンプリングレート 4.096GSPS

FFT回路のスループット 4.800GSPS

時間平均の間隔 32.768ms / 65.536ms
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第 4章

FFT回路の実装

2.2節で説明したように、分光計の帯域幅や周波数分解能は主に ADCと FFT回路の性能によっ
て決まる。本章では分光計の中核となる FFT回路を効率よく実装した方法を詳述する。まず 4.1

節で FFT演算のアルゴリズムと、それを回路として実装する方法を説明し、その後 4.2節で本研
究で使用した FFT回路の設計を説明する。

4.1 FFT回路の実装方法と課題
FFT式の分光計では、時系列の入力データ x(t)を離散フーリエ変換 (DFT):

x̃(k) =

N−1∑
t=0

W kt
N x(t) (4.1)

によって周波数スペクトル x̃(k)に変換する。ここで、N は正の整数であり、k, tは 0から N − 1

までの整数を取る。また、WN はWN = e−2πi 1
N で定義される原始 N 乗根である。式 (4.1)の形

からわかるように、DFTはフーリエ変換を離散化した変換であり、有限のデータで計算できるよ
う k, tは離散化され、さらに一定の範囲に制限されている。
一見、N 点の x̃(k)を全ての k について求めるためには、N 個の加算・乗算を N 回繰り返して

O(N2) の計算量が必要に見える。しかし、実際には Cooley-Tukey のアルゴリズム [13] により、
O(N logN)の計算量で DFTを計算できることが知られており、この手法は一般に高速フーリエ
変換 (FFT) と呼ばれている。さらに、FFT 演算を汎用プロセッサで計算するよりもさらに高速
に行うために、ハードウェア回路として FFT演算を絶え間なく実行する手法が提案され [14, 15]、
このような回路はパイプライン FFT回路と呼ばれている。より効率的な回路実装のために、パイ
プライン FFT回路は半世紀以上にわたって研究され、様々用途に合わせた回路が提案されている
[16]。
本研究ではこれらの先行研究を踏まえつつ、3.3節で説明するように独自の回路を設計し FPGA

上に実装することで、デッドタイムなしでの 4GHz以上の同時帯域幅の分光を 1枚のボード上で
実現した。本節では、FFT回路を設計する上で前提となる Cooley-Tukeyのアルゴリズムおよび、
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基本的なハードウェア FFT回路の設計について簡単に説明する。

4.1.1 Cooley-Tukeyのアルゴリズム
まず、FFTの中核である Cooley-Tukey のアルゴリズムについて説明する。以下では簡単のた
め、N = 2n と書ける点数の DFTで考える。また、本章では非負の整数 xに対して、xi を二進法

で 0から数えて i桁目の数と定義する。つまり、x =

n−1∑
i=0

2ixi である。さらに xi:j を xの i桁目か

ら j 桁目までの数、すなわち xi:j =

j∑
l=i

2l−ixl と定義する。例えば、x = 6 (2進法で x = 110(2))

とすると、x0 = 0, x1:2 = 3となる。
Cooley-Tukeyのアルゴリズムでは、2n 点の DFTを、まず 2つの 2n−1 点の DFTに、その後、

4つの 2n−2 点の DFT、8つの 2n−3 点の DFT、... とより小さな点数の DFT に分割していくこ
とによって効率よく計算する。最初の分割では、式 (4.1)を次のように変形する：

x̃(k) = x̃
(
2n−1kn−1 + k0:n−2

)
(4.2)

=

1∑
t0=0

2n−1−1∑
t1:n−1=0

W
(2n−1kn−1+k0:n−2)(2t1:n−1+t0)

2n x(2t1:n−1 + t0). (4.3)

ところで、Wk は原始 k 乗根だったのでW 2m

2n = W2n−m であり、特に

W
2n−1kn−1·2t1:n−1

2n = 1 (4.4)

となる。それゆえ、式 (4.3)は

x̃
(
2n−1kn−1 + k0:n−2

)
=

1∑
t0=0

W
kn−1t0
2

(1)

W
k0:n−2t0
2n (2)

2n−1−1∑
t1:n−1=0

W
k0:n−2t1:n−1

2n−1 x(2t1:n−1 + t0)

(3)

(4.5)

と変形できる。ここで、式 (4.5)の計算量を考える。まず、kn−1 = 0と kn−1 = 1の場合 (つまり
k = k0:n−2 と、k = 2n−1 + k0:n−2 の場合) では、下線部 (2), (3)までは全く同じ計算を t0 = 0, 1

について行っていることに着目すると、2n 点の DFT を求めるには、全ての k0:n−2, t0 に対して
(2), (3)を計算した後、(1)の総和を 2n 回求めればいいことがわかる。また、(3)は DFTの形を
しており、2n−1 点の DFT を t0 = 0 と t0 = 1 の 2 回行えば全ての k0:n−2, t0 について求められ
る。さらに、(2)は一回の複素数乗算、(1)はW2 = −1から一回の複素数加算で求められる。これ
らをまとめると、N 点の FFT演算の計算コストを c(N)、一回の複素数乗算・加算の計算コスト
をそれぞれm, aとおくと、

c(2n) = 2n(m+ a) + 2c(2n−1) (4.6)
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と求められる。2n−1 点の DFTでも同様に計算を分割できるので、分割を繰り返すと、式 (4.5)は

x̃ (k) =

1∑
t0=0

W
kn−1t0
2 W

k0:n−2t0
2n

1∑
t1=0

W
kn−2t1
2 W

k0:n−3t1
2n−1

· · ·
1∑

tn−2=0

W
k1tn−2

2 W
k0tn−2

22

1∑
tn−1=0

W
k0tn−1

2 x(t) (4.7)

と変形でき、計算コストは

c(2n) = (n− 1)2n(m+ a) + 2n−1c(2)

= n2na+ (n− 1)2nm (4.8)

と求められる。ここで、2 点の DFT が 2 回の加算で計算できることを利用した。この結果から、
計算コストは c(N) ∼ O(N logN)であることが分かる。

4.1.2 パイプライン FFTの回路の実装
前節の通り Cooley-Tukey のアルゴリズムを使えば、N 点 FFT の計算量は O(N logN) で計
算できる。しかし、例として要求性能である 4GSPS で入力される 12 bit の信号に対して 217 点
FFTを休みなく行う場合を考えると、217 · 0.25 nsの間に ∼ 17 · 217 回の複素乗算と加算、つまり
∼ 100GFLOPSの速度で演算し、さらにその結果を全て読み書きするために ∼ 1Tbpsの帯域と
∼ 1MBのメモリが必要となってしまう。CPUでこの演算を行うのはメモリの帯域・レイテンシ
を考えると困難である。そのため、高速に FFT を行うためには GPU や FPGA のようなメモリ
帯域に富んだハードウェアを用いる必要があり、計算効率を考えると専用の計算回路を設計するこ
とが好ましい。
前述の [16]の通り、これまで半世紀以上に渡ってハードウェア FFT回路について研究が行われ
様々な回路実装が提案されてきたが、これらはそれぞれ異なる用途に最適化されており、用途に合
わせた回路実装を選択する必要がある。
本研究では、時系列の入力データを絶え間なく FFT演算していく必要があるため、それに適し
たMDFアーキテクチャを採用した。

SDFアーキテクチャの構成
MDF (Multi-path Delay Feed-back) アーキテクチャは SDF (Single-path Delay Feed-back)

アーキテクチャの拡張として構成できるので、先に SDFアーキテクチャの構成について述べる。
まず、最も簡単な FFT演算として 2点 FFTを考える。式 (4.7)から、2点 FFTは

x̃(k) =

1∑
t0=0

W k0t0
2 x(t)　 =

1∑
t=0

(−1)ktx(t) (4.9)

と書ける。式 (4.9) は図 4.1a の回路に x(0), x(1) を入力すれば x̃(0), x̃(1) を同時に求められる。
この回路は 2つの変数が交差する様子から (Radix-2の) バタフライ演算回路と呼ばれており、以
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降では R2回路と略す。全ての FFT演算は 2点の FFT演算と複素数乗算の組み合わせとして書
けるので、R2回路と複素乗算回路の組み合わせによって FFT回路を構成できる。
この回路は 2入力 2出力の回路であるが、例えば ADCから 1クロックに 1つの時刻の x(t)の
データが送られてくるような状況では、1入力の回路が求められる。そのような場合、図 4.1bの
ような一時メモリを備えた回路構成にする必要がある。図 4.1bでは、s0 の値によって入力や出力
を選択する回路（図中の台形）を使って、クロックによって挙動を変化させる。s0 = 0 のクロッ
クでは入力データを一時メモリに保存し、s0 = 1 のクロックでバタフライ演算を行う。また、出
力も 1出力にする場合、R2回路の出力の片方は一時メモリに保管し、バタフライ演算を行わない
s0 = 0のクロックで出力する。このように、入出力を一時メモリに退避させることで 1入力 1出
力のパイプライン回路が構成できる。

(a) Radix-2 のバタフライ演算回路 (R2)。2 点
の FFT 演算に対応する。A,B の 2 つの入力を
受け取り、A+B,A−B を並列に計算して出力
する。

Mem

R2

(b) 1 入力 1出力化した 2点 FFT 回路。台形内
の 0, 1は s0 = 0, 1の場合の信号の流れをそれぞ
れ表す。s0 = 0 のときはバタフライ演算を行わ
ず入力信号を一時メモリに保存し、以前の計算結
果を一時メモリから取り出す。

図 4.1: 2点 FFT演算を行う回路。左は 2入力 2出力、右は 1入力 1出力である。

次に、1 入力 1 出力で 4 点のパイプライン FFT 回路を考える。式 (4.7) から、4 点の FFT 演
算は

x̃(k) =

1∑
t0=0

W k1t0
2 W k0t0

4

1∑
t1=0

W k0t1
2 x(t) (4.10)

と表せる。式 (4.10)は 2つの 2点 FFTと 1個の複素数乗算の組み合わせとして書けるから、それ
ぞれ R2回路と複素乗算回路 (図中⊗) に対応させ、図 4.2のような回路を構成すれば計算すること
ができる。図 4.2では、x(t) = A,B,C,Dとデータが順に入力されるとき、まず前段の R2回路で
A+C,B +D,A−C,B −Dを計算する。また、そのために一時メモリには A,B,A−C,B −D

を保存する。次に、中段の複素乗算回路では、k0 = t0 = 1 となる B −D のときのみ −i を乗算
し、後段の R2回路で最終的な x̃(k)を求める。
4点の回路での考え方を一般の N = 2n 点の FFT演算に応用すれば、式 (4.7)は図 4.3のよう
な、図 4.1bの回路 nステージを、間に n− 1個の複素乗算回路を挟んで繋げた回路に対応させる
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図 4.2: パイプライン FFT回路の例（4点 FFT）。各クロックごとに x(t) = A,B,C,D と順に入
力され、2回のバタフライ演算 (R2) と 1回の乗算 (⊗) を行い、x̃(k)が出力される。図では省略
しているが、クロックによっては R2回路をバイパスし、入力は一時メモリに格納し、代わりに一
時メモリから以前に格納した値を出力する。

図 4.3: SDFパイプライン回路の構造。

ことができる。図 4.3の構成は、SDF (Single-path Delay Feed-back) アーキテクチャと呼ばれて
おり、時系列順に入力されるデータを FFT演算するのに適している。

4.1.3 MDFアーキテクチャへの拡張
SDFアーキテクチャは 1入力 1出力の回路なので、動作クロック f Hzの回路では ADCのサン
プリングレートが f SPS 以下でないと全ての入力データを分光することは出来ない。高サンプリ
ングレートの ADCを利用する場合、FFT回路を並列化して 1クロックで複数の時刻の入力を処
理できるようにする必要がある。
まず、2 並列の FFT 回路を考える。このとき、入力信号 x(t) は 1 クロックに 2 つずつ、

[x(0), x(1)] , [x(2), x(3)] , . . . , [x(2t1:n−1), x(2t1:n−1 + 1)] というように送られる。ここで、
式 (4.7)を見ると、x(2t1:n−1)と x(2t1:n−1 + 1)のデータは最後の総和を取るまで独立して計算を
していることが分かる。つまり、図 4.4のように t0 = 0, 1に対応した 2つの SDFアーキテクチャ
の FFT回路を用意し、最後に R2回路で合わせることで、2入力 2出力のパイプライン FFT回路
が構成できる。
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図 4.4: 2並列 FFT回路の例。2並列のMDFアーキテクチャを採用している。t0 の値別に 2つの
SDF回路を用意することで、SDF回路の二倍のスループットで FFT処理を行える。2つの SDF

回路での複素乗算では、どのクロックでも二回路で同じ回転因子を用いるため、回転因子のメモリ
は共有可能である。

同様に、P = 2p個の SDF回路によって各 x0:p−1に対応した
∑1

tp−1=0 W
kn−ptp−1

2 W
k0:n−p−1tp−1

2n−p+1

· · ·
∑1

tn−1=0 W
k0tn−1

2 x(t) の値を P 個並列に計算し、最後に P 入力 P 出力の P 点 FFT回路で
まとめることで、N 点で P 入力 P 出力のパイプライン FFT回路が構成できる。このような構成
をMDF (Multi-path Delay Feed-back) アーキテクチャと呼び、例えば 4点のMDFパイプライ
ン FFT回路は図 4.5のようにして作製できる。P 点のMDFアーキテクチャでは、動作クロック
f Hzに対して、P · f SPS以下の ADCであれば、全ての入力信号を分光することが可能である。

4.1.4 回路のリソース使用量と省リソース化の手法
MDFアーキテクチャを使用すれば、十分に並列数 P を増やすことで ADCから送られてくる全
てのデータをリアルタイムに分光できるが、実際に回路として実装するためには回路面積や演算器
の個数、メモリ量といったリソースの使用量を考慮する必要がある。そこで、パイプライン FFT

回路の作製に必要なリソース量を考える。

各コンポーネントとリソース使用量
式 (4.7)を見ると、パイプライン FFT回路ではバタフライ演算、複素乗算、そして入出力デー
タや複素乗算器で使用する係数を保存するメモリが必要となる。このうちバタフライ演算は R2回
路によって行われ、図 4.1のように、2個の複素加減算回路、あるいは 4個の実加減算回路によっ
て実装できる。
一方、複素乗算部分ではより大きな回路が必要となる。一般的に、複素乗算は 4回の実乗算と 2

回の実加算、または 3回の実乗算と 5回の実加算が必要である。また、n bitの実数同士の乗算は
典型的に n bit の加算を n 回行う必要があるため、乗算回路は加減算回路より O(n) 倍大きくな
る。さらに、乗算係数のWm

l も k, tの値に応じて用意する必要がある。特に nが大きい場合では、
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図 4.5: 4 並列 FFT 回路の例。Radix-22 の MDF アーキテクチャを採用している。
ピンク色は SDF回路 を表し、 黄●は複素乗算回路 を表す。Radix-22 は Radix-4 の発展版と
いえるアーキテクチャであり、詳細については 4.1.4節で説明する。

FFT回路の回路規模はほとんど複素乗算部分で決まることになる。
そのため、式 (4.7)中の乗算が全て複素平面上での回転演算であることに注意して、回転に特化
した乗算回路（以降、回転器と呼ぶ）を使用するなどの工夫によって、回路規模を削減することが
望ましい。回転器の例として、CORDICアルゴリズム [17]を用いて入力を直接回転させる回路が
考えられる。CORDICアルゴリズムはシフト演算と加減算のみで回転を行うアルゴリズムで、演
算回数は精度によるがそれぞれ O(n)回で乗算回路を必要としないため、専用回路を構成する場合
効率よく実装できる。
また、k, tに応じたWm

l の値をあらかじめ計算してメモリに記録しておく、ルックアップテーブ
ル (LUT) 方式も考えられる。LUT方式では、回転因子を記憶するメモリ (以降回転メモリ) が必
要となる代わりに、演算は一回の複素数乗算のみでよくなる。FPGAなどで、加減算や乗算など
の一般的な演算を行う専用の算術計算回路が搭載されている場合は、CORDICよりも専用回路を
効率的に使える LUT方式の方が少ないリソースで実装できる可能性がある。
N 点の FFT ではWN の回転因子を扱う必要があり、Wm

N は N 通りの複素数値をとりうるの
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で、回転メモリの使用量は O(N)である。つまり、FFT点数が大きくなるほど LUT方式による
実装は難しくなる。
逆に粗い回転では、より低コストな回転器を実装できることがある。特に、回転因子がWm

4 の
回転乗算は自明な回転と呼ばれ、W4 = −iなので符号の反転や実部と虚部の入れ替えのみで表現
可能なため、極めて小規模に構成できる。また、回転因子がWm

8 のときも、W8 = 1√
2
(1 + i)であ

ることに注意すると、 1√
2
倍を計算する 2個の定数乗算器のみで実装可能である。通常より乗算器

の個数が少ない上、定数乗算器は一般の乗算器よりも回路規模を小さくできることが知られている
[18]。このような低コストな回転器の使用量を増やし、普通の回転器 (以後は汎用回転器と呼ぶ) の
使用数を減らすことが FFT回路の効率化の鍵となる。
回転メモリに加え、R2 回路に入出力される値のための一時メモリ (以降データメモリ) が必要
となる。データメモリの使用量は実装方法によって変わってくるが、P 入力 P 出力の N 点 FFT

回路の場合、最低でも複素数 N − P 個分のデータメモリが必要である。なぜなら、x̃(k)を計算す
るためには全ての x(t)の値が必要であるため入力が完了するまで出力することができず、最初の
x̃(k)を出力するときに入力値とデータメモリ合わせて N 個未満の値しかなかったとすると、全て
の k について x̃(k)の値を計算できなくなるためである。
既にデータメモリ必要量が理論下限となるアーキテクチャは知られており、例えば SDFアーキ
テクチャのデータメモリ必要量は、1ステージ目で x(t0:n−2)と x(t0:n−2 + 2n−1)のバタフライ演
算をするために 2n−1 個、2ステージ目で 2n−2 個、. . . となって合計 N − 1個となる。

Radixの変更による回転器の削減
これまで、Cooley-Tukeyのアルゴリズムの説明では N 点の DFTを 2個の N/2点 DFTに分
割する形で説明してきたが、それ以外の分割の仕方も考えられる。式 (4.1)は N = R ∗M と 2以
上の整数 R,M で表せる一般の N に対して、

x̃(Mk′ + k′′) =

R−1∑
t′=0

W k′t′

R W k′′t′

N

M−1∑
t′′=0

W k′′t′′

M x(t′ +Rt′′) (4.11)

と表せるので、R個のM 点DFTに分割できる。このRのことをRadixと言い、∑R−1
t∗=0 W

k∗t∗
R (·)

の形の演算を Radix-Rのバタフライ演算と呼ぶ。これを 4.1.1節のときのように繰り返し行えば、
N = Rk で書けるN に対して、N 点の DFTは Radix-R点のバタフライ演算の繰り返しとして表
せ、Radix-Rの FFTと呼ぶ。例えば 4.1.1節の FFTは Radix-2の FFTである。R = 2の FFT

回路の代わりに、R > 2の FFT回路を利用することで、必要な回転器の個数を減らせることが知
られている。
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R = 4、N = 2n の場合を考える。Radix-4の FFTは、式 (4.1)を

x̃ (k) =

3∑
t0:1=0

W
kn−2:n−1t0:1
4 W

k0:n−3t0:1
2n · · ·

3∑
tn−4:n−3=0

W
k2:3tn−4:n−3

4 W
k0:1tn−4:n−3

24

3∑
tn−2:n−1=0

W
k0:1tn−2:n−1

4 x(t) (4.12)

のように変形して計算する。式 (4.12) を SDF 回路として Radix-4 のバタフライ演算回路と回転
器で実装した場合、必要な回転器の個数は n/2−1個なので、Radix-2の FFT回路と比べ必要数が
半減する。同様に、Radix-Rの SDF回路は n/R個の Radix-Rバタフライ演算回路と、n/R− 1

個の回転器で実装できる。
一方で、R > 2の場合、バタフライ演算回路の実装面積も問題となる。例えば、Radix-4のバタ
フライ演算回路を素直に実装した場合図 4.6aのようになるが、4つの値の総和をとるには 3回の
加算が必要なため、合計 12個の加減算器が必要となる。Radix-Rのバタフライ演算回路に必要な
加減算器の個数は O(R2)であり、Rが増加するとバタフライ演算回路の必要数の減少を超えて増
大する。また、W k∗t∗

R の乗算も必要になるので、R > 4の場合はさらに乗算回路も必要になってし
まう。
そこで、R > 2 のバタフライ演算回路を R2 回路の組み合わせとして実装することで、バタフ
ライ演算回路の規模を削減する手法が考案された [19, 20, 21]。R = 2k ののとき、この手法を
Radix-2k と呼ぶ (基本的に、(普通の) Radix-Rとは別物として扱う) 。例えば R = 22 の場合、バ
タフライ演算回路を図 4.6bのように実装できる。図 4.6bは 8個の加減算器で実装でき、1入力 1

出力とした場合は上下の R2回路を共有できるので必要量がさらに半減する。これは Radix-2の場
合の必要量と全く同程度であり、さらに回転器の個数は (普通の) Radix-4と同程度という、両者
の「いいとこどり」になっている。そのことが Radix-2k を特別視する理由の一つになっている。
Radix-22 による SDF回路は図 4.7のように実装でき、Radix-2の SDF回路から R2回路の個
数を増加させずに、乗算回路の数を半減できる。一般に Radix-2k の FFT回路は Radix-2の FFT

回路と同数の R2回路で構成でき、回転器の個数の削減に有効である。

対称性によるメモリの削減と限界
データメモリは理論限界以上減らすことができないので、メモリ量を減らすには回転メモリの量
を減らす必要がある。Wm

N の形で書ける回転因子は N 通りの複素数値しか取り得ないので、実数
2N 個の回転メモリを用意すれば十分であるが、sin, cosの対称性などを活用することでより少な
い回転メモリで LUT式回転器を構成できる。
WM

N は、m′,m′′ をm = N
4 m

′ +m′′ (0 ≤ m′′ < N
4 )となるようにおくと

Wm
N = Wm′

4 Wm′′

N (4.13)

と表せる。前述したようにWm′

4 の乗算は符号の反転と実部・虚部の入れ替えで表現できるので、
Wm′

4 を乗ずることによる回路規模の増加は十分小さいと考えられる。m′′ の値は N
4 通りしか取り
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(a) Radix-4のバタフライ演算回路。4個の値の総和には加減算器 ⊕が 3個必要なので、必要な加
減算器は 4× 3で 12個。

(b) Radix-22 のバタフライ演算回路。必要な加減算器は 8個。

図 4.6: Radix-4及び Radix-22 のバタフライ演算回路（4点 FFT回路）。大きな Radixのバタフ
ライ演算回路は、Radix-22 のように R2回路の組み合わせとして実装することで Radix-2の回路
と同数の加減算器で実装できる。

図 4.7: Radix-22 の SDFパイプライン回路の構造。乗算回路が 2ステージあたり 1個に削減され
ている
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得ないので、N
4 個のWm′′

N の値を記憶していれば任意のWm
N の回転を計算できる。

さらに、Wm′′

N = cos
(
−2πm′′

N

)
+ i sin

(
−2πm′′

N

)
なので、sin, cosの対称性から

Im
(
Wm′′

N

)
= Re

(
W

N
4 −m′′

N

)
(4.14)

と表せる。つまり、実部の値と虚部の値は同じメモリを共有できる。結局、実数 N
4 個を記憶する

だけで LUT式回転器を実装できる。
この手法を使うとメモリ量を 1/8に減らせるが、実際に適用する場合、メモリの同時読み出し数
を気にする必要がある。ハードウェア回路では、同じメモリから同時に読み出せる値の個数に制限
がある場合があり、制限を超える数を読み出すためにはメモリを丸ごと複製しなければならない。
そのため、SDF回路のような 1入力 1出力の FFT回路ではデータメモリに対して回転メモリは
十分無視できるが、MDF回路のような並列 FFT回路では回転メモリとデータメモリの消費量は
同程度になりうる。
FPGAのようなメモリ量の限られたハードウェアでは、回転メモリのサイズが FFT点数の拡大
のボトルネックになりうる。また、FPGA に実装する場合、仮に BRAM の総量が足りたとして
も、データメモリを使いたい回路と回転メモリを使いたい回路が近傍に存在することから競合を起
こし、演算回路から遠距離の BRAMを使用しなければならない可能性がある。配線距離が伸びる
ほどタイミングの調整が困難になるため、これは最大動作周波数の低下の原因になりうる。このよ
うに、特に並列 FFT回路ではメモリ使用量が回路実装する上での課題となる。

4.2 作製した FFT回路の構成
前節を踏まえて、実際の分光計の FFT回路の設計を検討する。
3.2節で述べたように、RF Data Converterは ADC信号を 8個並列に 512MHzの動作クロッ
クで出力する。しかし、MDFアーキテクチャのような大規模な回路ではリソース間の配線距離の
調整が難しく、このような高クロックで動作させるのは難しい。そのため、3.3節の通り FFT回
路は 300MHz で動作させる。動作クロック 300MHz で 4GSPS の ADC 信号を処理するために
は、16並列以上の並列数が必要である*1。
しかし、MDFアーキテクチャは並列数に比例して多くの乗算器、メモリを必要とするため、い
かに少ない FPGAのリソースで作製するかが課題となる。そこで、本研究では最小限の並列数で
ある 16並列のMDFアーキテクチャを採用し、さらに以下のような設計の工夫によってできるだ
け消費リソースを削減した。

*1 FFTでは、N は N = 2n の形で表せることが通常求められるので、並列数 P も P = 2p と表せる必要がある。そ
のため、8並列 FFT回路の次に並列数の小さいのは 16並列の FFT回路である。
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図 4.8: 本研究で開発した分割 LUT式回転器の概要。回転を 2回に分けることで、通常の LUT式
回転機と比べて複素乗算の回数が 2倍に増える代わりに回転メモリの使用量が O(N)から O(

√
N)

に大幅に削減される。

4.2.1 回転因子テーブルの分割による回転器の省メモリ化
4.1 節で述べた通り、回転メモリやデータメモリの必要量は基本的に FFT の点数に比例する。
今回 N = 2n (n = 17 または 18) と FFT 点数が十分大きく、FFT 回路を実装するためには
∼ 10Mbitのメモリが必要となる上、n個の各ステージで 16個の計算のための入出力が必要なこ
とから ∼ 100–1000 Gbpsの帯域が求められる。このような高速 IOを扱うために、データメモリ
や回転メモリの実装には 40Mbitもあり、かつ広帯域な FPGA上の BRAMを利用するのが好ま
しい。BRAM は FPGA 上に分散配置されているため、メモリ消費量が増えるほど遠くに配置さ
れた BRAMまで使う必要があり、配線距離の増大によりレイテンシが増加して回路実装が困難に
なる。BRAM 使用量をできるだけ少なくするため、データメモリのような理論的な下限がなく、
メモリ使用量を削減する余地が存在する回転器の省メモリ化を行った。
汎用回転器の実装として、CORDIC アルゴリズムを用いたものは FPGA 上では専用算術計算
回路を使えないため効率が悪く、一方で LUT方式では演算の回路規模が少ないことは 4.1節で紹
介した。そこで、LUT方式の回転器のメモリ削減を目指す。
回転因子WN の回転を実数 N/4個の回転メモリで行う回転器は次のように計算していた：

Wm
N = Wm′

4 Wm′′

N .

さらにメモリ消費を減らすため、m′′ = Mm′′
0 +m′′

1 (0 ≤ m′′
1 ≤ M)とm′′

0 ,m
′′
1 をおいて、

Wm
N = Wm′

4 W
m′′

0
N
M

W
m′′

1

N (4.15)

と 3つの回転因子の積に分ける。m′′
1 はM 通りの値を取れるので、W

m′′
1

N の値を保存するのに必
要なメモリサイズは、実数 2M 個である。一方、m′′

0 は 0から N
4M − 1まで全ての値を取れるので

cos, sinの対称性を適用でき、実数 N
4M 個分のメモリでW

m′′
0

N
M

の値を取り出せる。そのため、図 4.8

のような回路で式 (4.15)の式を計算することで、実数 2M + N
4M 個のメモリだけで回転演算を行

うことができる。この構成の回転器を以後、分割 LUT式回転器と呼ぶことにする。
分割 LUT 式回転器のメモリ使用量が最小になるのは、N = 2n に対して n が奇数なら M =

2
n−3
2 、偶数ならM = 2

n−4
2 , 2

n−2
2 のときで、必要なメモリは奇数なら実数

√
2N 個、偶数なら実
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表 4.1: 回転因子Wm
N の回転を行う回転器の回路規模

方式 メモリ使用量 複素乗算回数 備考
LUT O(N) 1

分割 LUT O(
√
N) 2 本研究で開発。図 4.8も参照。

CORDIC O(logN) 0 O(logN)回のシフト演算と加減算を行う

数 3
2

√
N 個となる。通常の回転器の必要メモリ量は実数 N/4個だったので、オーダーレベルでメ

モリ量を削減でき、例えば N = 217 の場合 1/64倍に削減できる。一方、乗算器などの演算器の規
模は回転演算を 2回行わなければならないため、およそ 2倍弱に増えてしまう。
表 4.1に各種回転器のリソース使用量を示す。このように、分割 LUT式回転器は通常の LUT

式の回転器と CORDICアルゴリズムを用いた回転器の中間的な性質を持つ。なお、回転をさらに
分割することで、演算器を k 倍にする代わりにメモリ量を O( k

√
N)倍にすることも可能である。

分割 LUT式回転器は本研究で作製した分光計のように、通常の LUT式の回転器で実装するに
は FFT点数 N が大きすぎるが、

√
N はそこまで大きくない場合に有効である。

4.2.2 Radix-24 MDFアーキテクチャの採用
分割 LUT式回転器では乗算器のコストが 2倍になってしまうが、最もメモリ消費量の多いWN

の回転を行うのは FFT回路のうち 1ステージのみで、残りのステージの回転器のメモリ消費量は
半分以下に過ぎないため、必ずしも全ての回転器で分割 LUT式を採用する必要はない。つまり、
アーキテクチャの工夫によって汎用回転器の個数を減らしたり、メモリ量の多い一部の汎用回転器
でのみ分割 LUT式回転器を採用することで、回路規模の拡大を抑えつつ回転メモリを大幅に削減
することが可能である。そこで、16並列回路で最も汎用回転器の少ない既知のアーキテクチャと
して、Radix-24 MDF アーキテクチャ [21, 22] を採用した。このアーキテクチャの計算方法と回
路構成は次のようにして得られる。
まず、サイズ N の DFTは

x̃(k) =

N−1∑
t=0

W kt
N x(t) (4.16)

のように定義される。ここで、k, tは [0, N − 1]の整数で、WN はWN = e−2πi 1
N で定義される原

始 N 乗根である。並列処理を行うため、k, tを k = N
16k

′ + k′′, t = t′ + 16t′′ のように分割する。

x̃

(
N

16
k′ + k′′

)
=

15∑
t′=0

N
16−1∑
t′′=0

W
( N

16k
′+k′′)(t′+16t′′)

N x(t′ + 16t′′) (4.17)

=

15∑
t′=0

W k′t′

16 W k′′t′

N

N
16−1∑
t′′=0

W k′′t′′
N
16

x(t′ + 16t′′). (4.18)
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内側の総和はサイズ N
16 の DFTである。この処理は、16個の SDFパイプライン FFT回路を並列

させ、それぞれ別の t′ の値の DFT演算を行わせることによって行う。SDF回路には Xilinx製の
既成 IPを使用した。この SDF回路の詳細のアーキテクチャは不明だが、データシートから k ≥ 2

の Radix-2kSDF 回路であると考えられる。一方、外側は回転演算とサイズ 16の DFT の組み合
わせであり、15個の回転器と、完全に並列化された 16入力の FFT回路によって処理する。この
FFT回路では、k′ = 8k′0 + 4k′1 + 2k′2 + k′3, t′ = t′0 + 2t′1 + 4t′2 + 8t′3 のように分割し、

15∑
t′=0

W k′t′

16 =

1∑
t′0=0

W
k′
0t

′
0

2 W
k′
1t

′
0

4

1∑
t′1=0

W
k′
1t

′
1

2 W
(2k′

2+k′
3)(t

′
0+2t′1)

16

1∑
t′2=0

W
k′
2t

′
2

2 W
k′
3t

′
2

4

1∑
t′3=0

W
k′
3t

′
3

2 (4.19)

と変形して計算する。式 (4.19)で行う回転演算のうち、Wm
2 ,Wm

4 で表される部分は符号反転、実
部と虚部の入れ替えで表現できるため乗算器は不要である。また、k′2, k

′
3, t

′
0, t

′
1 の値が予め分かっ

ているので、W
(2k′

2+k′
3)(t

′
0+2t′1)

16 の回転演算は定数乗算器で実装できる。W16 ではW4 やW8 と違
い乗算回数を減らすことはできないが、前述の通り定数乗算のコストは安い上、何より回転角がわ
かっているので回転メモリが必要ない。
式 (4.18), (4.19)から回路を構成すると図 4.9のようになる。その結果、外側の総和で汎用回転
器が必要なステージは 1ステージのみとなり、図 4.10のような一般的な構成と比べて汎用回転器
の個数が 24個から 15個に減少し、実装面積を削減できる。本研究では SDF回路の直後のステー
ジの回転器（図中黄●）にのみ分割 LUT式回転器を採用した。この構成を採用することによって、
汎用回転器を全て通常の LUT式回転器のみとする場合と比較して、乗算回数の増加を 10%未満
に抑えつつ回転メモリの使用量を 1/8 ∼ 1/16倍に削減できる。その結果、この回路を用いて 3.5

節のように分光計を実装することができた。
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図 4.9: FFT 回路の構成。式 (4.16) の DFT を 16 個の SDF回路 (ピンク) と、N = 16

で 16 入力の FFT 回路に分割して計算する。後者はさらに式 (4.19) のように分割され
た Radix-24 回路で、Radix-2 のバタフライ演算器 (R2) 、−i 乗算器 (ダイヤの −i) 、
回転演算器 (黄色の●または薄緑の角型) が図のように接続されて構成される。回転
器のうち、 黄色の●は汎用回転器を表し、本研究で開発した分割 LUT方式を採用した。 一方、
薄緑の角型で表した回転器は汎用回転器よりも低コストな固定角の回転器 (定数乗算) である。
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図 4.10: 一般的な Radix-22 アーキテクチャで 16並列 FFT回路を作製した場合の構成例。Radix-

24 で実装した場合と比較して図中央でも汎用回転器 (●) が必要となり、汎用回転器の必要数が 15

個から 24個に増える。その結果、図 4.9よりも元々の回路規模が大きくなる上、分割 LUT方式
を採用した場合のデメリットも増加してしまう。
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第 5章

性能評価

本章では、製作した分光計の性能評価について述べる。これらの性能測定では、イーサネット
の帯域に合わせるために、ハードウェア上での時間平均処理に加え、ソフトウェア上でさらに 2

つのスペクトルデータの時間平均をとった。そのため、2 × 1024回の FFTのスペクトルによる、
65.536ms間の時間平均となっている。

5.1 単色 RF源を用いた分光動作の実証
まず、基本的な動作確認として、16GHz の単色光を生成しスペクトルを観測した。入力信号、

LO 信号ともにシグナルジェネレータ (FSL-0020) を使用した。LO 周波数は 15GHz に設定し、
RFSoCには 1GHzの IF信号が入力されることになる。

図 5.1: 測定のセットアップ。入力信号 (RF) (左、16GHz)、LO信号 (右、15GHz) はどちらも
シグナルジェネレータで生成した。

図 5.2に観測されたスペクトルを示す。ピークは正確に 16GHzのビンに観測された。また、IQ
ミキサによるリークや、倍波成分はいずれも 20 dB 以上弱く、IQ ミキサのカタログ値と整合す
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る。ノイズフロアは ∼ −150 dBfs/Hz にあり、ADC のカタログ値と同程度であった。これによ
り、FPGA内の FFT回路で追加のノイズが発生していないことが確認できた。
シグナルである 16GHz を拡大したものを図 5.2b に示す。中心付近に対称な構造が見えるが、
これは離散フーリエ変換が有限区間・個数のデータのみで計算していることによるもので、矩形窓
(窓関数なし) とした場合の予想と一致している。
得られたスペクトルには RFSoCの性質上避けられないノイズが確認できた：

(i) DC近傍の 1/f ノイズ由来の成分 (0MHzおよび 2048MHz)

(ii) (i) と並列に計算される成分への (i)の漏れ込み (512MHz, 1024MHz, 1536MHz, . . . )

(iii) クロック周波数 40.96MHzおよびその高調波

これらのノイズのある周波数領域で信号がノイズに埋もれてしまうため解析から除外する必要があ
る。ノイズの周波数があらかじめ分かっているので、探索の際は複数の LO周波数で測定すること
で回避可能である。
以下の解析では (i)に関しては 10MHz幅、(ii)に関しては 1MHz幅、(iii)に関しては 0.25MHz

幅の合計 50MHzの帯域幅を除外して解析を行った。

(a) 得られたパワースペクトル。15GHz の LO

入力による 14GHzの IQ漏れ、13.17GHzの 2

倍波はいずれもピークより 20 dB下回った。

(b) ピーク付近のパワースペクトル。ピークは正
確に 16GHz にあり、漏れは 30 dB 以上低かっ
た。

図 5.2: 16GHz の単色信号を入力した時のパワースペクトル。ピークは正確に 16GHz に観測さ
れ、その他のピークはいずれも 20 dB下回った。ノイズフロアは ∼ −150 dBfs/Hzだった。

5.2 線形性
次に、電力の線形性の評価を行った。図 5.3 にセットアップを示す。ダークマター探索では熱
ノイズ程度の電力の周波数ピークを発見することが目標となる。微小電力での線形性を見るため、
シグナルジェネレータによって 14GHz の単色光を 0.05–2.00 mW で生成した後、アテネータで
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−60 dB減衰させた。この電力は 60Kの熱雑音をアンプで 60–80 dB増幅させたときにスペクト
ルの各ビンで観測される電力に相当し、先行実験 [10] に近い。入力電力の大きさを変更できるよ
う、入力信号のシグナルジェネレータを KEYSIGHT製 E8257Dに変更した (図 5.4)。なお、LO

のシグナルジェネレータは変更していない。また、LO周波数は 13GHzとした。

図 5.3: 線形性の測定のためのセットアップ。シグナルジェネレータが生成した fRF = 14GHzの
単色光をアテネータで 60 dB 減衰させ IQ ミキサに入力した。LO 周波数 fLO = 13GHz として
1GHzにダウンコンバートし、RFSoC 2x2ボード上で分光した。

図 5.4: シグナルジェネレータ E8257Dの写真。この測定では入力信号の電力を変更する必要があ
あるため、シグナルジェネレータを変更した。

得られた電力値をオフセット付きの一次関数で fitし、線形直線からの残差を求めた。fittingの
際、電力の相対誤差は一定であると仮定した。得られた入力電力と観測電力の関係は図 5.5のよう
になり、0.5%未満の精度で線形性を確認した。χ ∝ p

1
2

DP なので、非線形性による感度への影響は
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< 0.25%と、主要な系統誤差に比べ一桁以上小さく無視できる。

図 5.5: 入力電力と観測電力の関係。0.5%未満の精度で線形性が確認された。

5.3 安定性と所要時間計測
長時間観測する上で、分光計が安定稼働できるかは重要である。また、データ取得処理の中にソ
フトウェア処理が存在していることから、処理の所要時間が不定である。実際にデッドタイムなく
データを取得できているかも評価する必要がある。
そこで、長時間にわたって安定してデータを取得できるか、また、実際にデッドタイムなしに分
光できているかを確認するため、24時間連続して稼働させる試験を行った。この測定では得られ
たスペクトル自体には興味がないため、RFSoC 2x2ボードの 2つの ADC入力に対し、片方にア
ンテナ、もう一方には終端抵抗を接続するのみとした。FPGAからは 65.536msごとにデータが
送られる設定となっているため、ちょうど 24時間となる 1318360回データを連続に受信する設定
し、所要時間を測った。所要時間の計測には CPUのシステム時間を使用した。
合計の所要時間は 24 : 00 : 44秒であり、また、一回のデータ取得にかかる時間は図 5.6のよう
になった。デッドタイムの割合は (5.09 ± 0.12) × 10−2%であり、デッドタイムが存在する一方、
99.94%以上の期間ではデータを取得できていることが確認できた。なお、システム時間の誤差は
保守的に 1 sとして計算した。
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のヒストグラム

図 5.6: FPGA からのデータの取得にかかった時間。FPGA からは 65.536ms ごとにデータが送
られる設定となっているが、CPU上で行うソフトウェア処理の時間が不定であるため、多少のふ
らつきが生じる。

図 5.6a を見ると、100, 000 回に 1 回弱の頻度で、特異的にデータ取得に時間がかかっている。
これは ∼1 sの所要時間と、徐々に増えていることから、ソフトウェア関連、特にメモリ関係が原
因と予想される。ただし、これらの事象は極めて数が少なく総観測時間の 0.02%以下に過ぎない
上、正常な事象との区別が容易であるため、実用上問題になることはないと考えられる。
一方、図 5.6b を見ると、所要時間が多い事象は平均処理時間の 65ms 以上では指数関数的に
減っていくものの、0.1 s程度の所要時間がかかっているものも存在する。例えば 90ms以上かかっ
てしまった場合、次の FPGA からのデータ送信をブロックしてしまう。その場合、ADC からの
データの一部が FPGAに送られず、次のスペクトルに送られるデータに一箇所時間不連続点が生
ずる。ただし、この時間不連続点は FPGA内のアキュムレータ回路での時間平均期間をより長く
とることによって容易に解消できるため、実用上の問題はない。
以上より 99.94%以上の期間でデータを取得できていることが確認でき、ほぼデッドタイムなし
での分光が行えていることが確認できた。

5.4 時間効率
前節の測定で ADCが出力する信号をほぼロスなく FPGA・CPUで処理できていることを確認
できた。それに加えて ADCが本当に全期間のデータを取得でき、さらに FFT演算によって情報
をロスしないことが言えれば、デッドタイムなしでの測定ができているといえる。そこで、黒体輻
射の実効的な測定時間と測定されたパワーのゆらぎの間に関係があることを用いて、時間効率の測
定を行った。黒体輻射を観測したときの電力 P と電力のふらつき ∆P は ν によらず次の式で表さ
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れる [23]：

P = GkBTsys∆ν, (5.1)

∆P =
GkBTsys∆ν√

∆νϵ∆t
, (5.2)

ここで、Gはシステムのゲイン、Tsys は黒体輻射の温度とアンプの熱雑音などに由来して決まるシ
ステム温度、∆ν は観測する周波数領域の幅、∆tは測定時間、ϵは観測の時間効率を表す。黒体輻
射のスペクトルを何度も同じ時間だけ測定することを考えると、その平均値は P となるが、測定
値は統計的に標準偏差 ∆P でふらつく。∆P は測定時間を延ばすことで小さくなるが、このとき
の測定時間とは真に測定できた時間、すなわち ϵがかかった ϵ∆tである。この性質から、ϵを

ϵ =
1

∆ν∆t

(
P

∆P

)2

. (5.3)

と求めることができる。

5.4.1 セットアップ・測定
図 5.7 に測定のセットアップを示す。異なるパワーで測定するため、室温の黒体と液体窒素に
浸して 77Kまで冷やした黒体からの輻射を受信し、パワースペクトルを測定した。電波黒体には
E&Cエンジニアリング製の CV-3、ホーンアンテナには PASTERNACK製の PE9856/SF-20を
用いた。なお、ホーンアンテナと LNAの間にはアイソレータ (PASTERNACK製 PE8304) が挿
入されている。LNA は前段に Low Noise Factory 製の LNF-LNR6 20A、後段に Mini-Circuits

製の ZVA-18G-S+の計 2台構成とした。図中では省略しているが、ゲインの調整や反射の低減の
ため、適宜アテネータを挿入した。分光計の構成はこれまでと同様で、LO周波数は 13GHzとし
た。測定は 65.5ms間を 1測定として 1000回、計 65.5 sをそれぞれの温度で行った。図 5.8は室
温の黒体、図 5.9は 77Kの黒体での測定の様子である。

5.4.2 結果
図 5.10にそれぞれの温度での輻射スペクトルを示す。図に見える構造はホーンアンテナやアンプ
によって決まるものである。また、WiFi5.6GHz帯の 100ch、2.4GHz帯の 11chの折り返しによっ
てノイズが生じた帯域を解析から除外した。具体的には、5.6GHz 帯由来で 14.394–14.414 GHz

帯、11.586–11.606 GHz帯を、2.4GHz帯由来で 14.624–14.644 GHz帯、11.356–11.376 GHzを
解析から除外した。
P がホワイトノイズであるとき、1/ϵがカイ 2乗分布に従うため、ϵの期待値にはバイアスが生
じる。ϵを直接計算する代わりに、バイアスのない 1/ϵを求めてから ϵを計算する必要がある (付
録 A)。そこで各周波数で、パワースペクトルの時間平均と測定値のふらつきを求め、1/ϵ(ν)を計
算し、その平均値から 1/ϵを求めた。図 5.11に各周波数で求めた 1/ϵの値を示す。室温の黒体輻



5.4 時間効率 55

図 5.7: 時間効率の測定のためのセットアップ。黒体からの輻射をホーンアンテナで受信した。信
号は LNAにより増幅された後、LO周波数 13GHzを入力した IQミキサによってダウンコンバー
トされ、RFSoC 2x2 ボード上で分光される。室温の黒体と液体窒素に浸して 77Kまで冷やした
黒体のそれぞれでパワースペクトラムを測定した。

射の測定で 1/ϵ = 1.002 57 ± 0.000 13、77Kの黒体の測定で 1/ϵ = 1.001 69 ± 0.000 13という結
果が得られ、どちらの測定でも ϵは 99.7%以上であることがわかった。
前節の測定とこの測定の結果から、分光計が実際にデッドタイムなしに分光できていることが確
認できた。
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図 5.8: 測定の様子（室温）。周囲のからの雑音を抑えるため、周囲を電波黒体を貼り付けたアルミ
版で覆っている。写真では見やすさのため前面パネルを解放しているが、測定中は閉じられてい
る。

図 5.9: 測定の様子（77K）。電波黒体を液体窒素につけ、77Kに冷やした。容器は電波透過率の
高い発砲スチロールを用いた。
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図 5.10: 室温および液体窒素下での黒体輻射のパワースペクトル。

(a) 室温の黒体輻射から求めた各周波数における
1/ϵの測定値

(b) 77K の黒体輻射から求めた各周波数におけ
る 1/ϵの測定値

図 5.11: 各周波数における 1/ϵの測定値。室温および 77Kの黒体のパワースペクトルを 65.5 s間
測定し、1000個のパワースペクトルを得た。それぞれの周波数で、パワースペクトルの時間平均
と時間変動から時間効率の逆数 1/ϵを求めた。WiFiの折り返しノイズが入る周波数帯 (灰色の太
線部分) は除外した。
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第 6章

DP-CDM探索における感度見込み

本章では、開発した分光計を用いることで、実際の DP-CDM探索においてどの程度の感度の向
上が見込まれるかについて議論する。
DP-CDM探索の解析は以下のような手順で行う。まず、得られたパワースペクトルから、ある

ν (またはmDP) を仮定したときの PDP の大きさを fittingによって求める。次に、PDP とそのふ
らつき∆PDPから、PDPがバックグラウンドからどれくらい卓越しているか見積もり、統計的に有
意な信号といえるかを判断する。信号が見つかった場合、DP-CDMが存在する証拠となる。逆に
信号が見つからなかった場合、統計的にどの程度の PDP まで排除できるかを、求めた PDP,∆PDP

から算出し、χの上限を求める。
今はある条件で測定したときに、χ がどれくらいあれば発見できそうかを見積もりたいので、
以下のように計算した。式 (1.11)より、PDP の信頼度 (Confidence Level, CL) 95% での上限を
PDP,95% としたとき、転換光の周波数 ν = mDPc

2/hにおける χの信頼度 95%での上限 χ95% は、

χ95% (ν) = 10−10 ×
(

PDP,95% (ν)

6.4× 10−2 aW

) 1
2
(

Aeff

10 cm2

)− 1
2
(

ρ

0.39GeV/cm3

)− 1
2

(
α√
2/3

)−1

(6.1)

と表せる。ν から ν + ∆ν の範囲のスペクトルから PDP,95% を求める場合を考える。∆ν =

1× 10−6 × ν とし、転換光は ν から ν +∆ν の区間に一様に分布しているとする。PDP を測定す
るときの主要なノイズは熱ノイズなので、ν から ν +∆ν の間のノイズ Pnoise (ν,∆ν)を

Pnoise (ν,∆ν) = kBTsys∆ν (6.2)

∆Pnoise (ν,∆ν) =
kBTsys∆ν√

∆ν∆t
(6.3)

のホワイトノイズとして考えると、

PDP,95% (ν) = 1.96× kBTsys∆ν√
∆ν∆t

(6.4)

と求められる。
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6.1 既存の実験セットアップでの感度の向上
この結果を用いて、まず先行実験 [10]で探索した 18–26.5GHz帯の探索において、開発した分
光計を用いることで見込まれる探索感度を求める。
探索の条件は分光計を差し替える以外変化させないと仮定し、Aeff = 17.4 cm2, Tsys = 250K×

23.1% = 57.8Kとした。ただし αは片偏波アンテナであることを考慮に加え、α =
√
1/3とした。

∆tは先行実験 [10]の総計測時間が 102 000 sであったことから、同等の総計測時間になるよう
に ∆t = 2.4 × 104 s とした。分光計の帯域幅はスプリアス領域を解析から除外することを想定し
て 4GHz とした。また、測定時間を変えた場合の例として、総観測時間 30 日、300 日での予想
感度も求めた、これらの計算では、これまで分光計の対応帯域の制限によって探索できなかった
26.5–33GHz帯も探索領域に含めた。
求めた χの予想感度を、図 1.4に示す。先行実験と同等の機器・測定時間でも、分光計部分を交
換するだけで先行実験の結果から χの感度を 4倍以上向上できる見込みである。帯域幅 2000倍か
ら予想される 4

√
2000 = 6.69倍よりも少なくなっているのは、先行実験 [10]では α =

√
2/3とし

ていたことによる。また、30GHz付近のこれまで直接探索がなされていなかった多くの質量領域
において、30日程度の探索で宇宙論による間接的な制限を 2桁以上超える見込みである。

6.2 高周波数帯の探索
DOSUE-RRグループでは現在 170–260GHz帯の探索を計画している。この周波数領域で見込
まれる感度を考える。
この探索では楕円鏡を用いて集光させることによって Aeff を増大させることを予定しており

Aeff ∼ π × 1× 102 cm2、雑音温度は T = 50Kを見込む。また、さらなる探索速度の高速化のた
め、複数台の分光計で並列に読み出すことも計画している。そこで、同時読み出し帯域幅 4GHz

の場合と 32GHz の場合の 2 通りで比較した。探索帯域全体での探索期間は低周波数帯と同様に
102 000 s, 30日、300日の 3通りを考えた。
これらの条件で求めた感度の見込みを図 6.2 に示す。30 日程度の同時読み出し帯域幅 32GHz

での探索により、太陽ダークフォトンの探索による制限 [24]と比較して 2桁程度上回る感度での
探索が行える見込みである。
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図 6.1: 分光計の更新による χの感度向上の見込み。各領域はそれぞれ総観測時間を 102 000 s、30

日、300日としたときの予想感度 (95%CL) である。赤色の領域は先行実験 [10]による制限で、観
測時間は合計 102 000 sである（一部の周波数領域で追加測定の結果を含んでいることに注意）。灰
色の領域はその他既存の制限 [7]。
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図 6.2: 170–260GHz 帯探索における χ の感度の見込み。各領域はそれぞれ総観測時間を
102 000 s、30 日、300 日としたときの予想感度 () である。また、分光計の並列化の比較とし
て、帯域幅 4GHzの場合と 32GHzの場合の二通りを考えた。灰色の領域は既存の制限 [7]。
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第 7章

結論

本研究では DP-CDM探索に向けて、4GHzの帯域幅をデッドタイムなしに分光することができ
る広帯域の分光計を開発した。また、典型的に ∆f/f ∼ 10−6 と極めて狭い転換光の周波数ピーク
を検出するため、16 kHzの周波数分解能を確保した。この分光計により DP-CDM探索を効率的
に行えるようになり、統計量の増加による χの感度の向上が見込まれる。
これらの性能を実現するため、ハードウェアや、FPGA上の論理回路のようなファームウェア、
さらにソフトウェアの設計を行った。まず、RFSoC内蔵の 4GSPSの ADCを 2つと IQミキサ
を使うことで、4GHz幅の帯域幅を確保した。また、内蔵 FPGA上で 16並列の FFT回路によっ
て FFT変換を行い、アキュムレータ回路によってデータ量を圧縮することで、ADCからの信号
を余すことなく解析できるようにした。並列化による回路規模の増大を低減するため、省メモリな
回転器を開発し、さらに汎用回転器の必要数が少ない Radix-24 アーキテクチャを採用した。PS

上のソフトウェア処理では、FPGAから PSへのデータ転送を PSと外部機器の通信が阻害しない
ようにするため、マルチスレッド処理を行うようにした。これらの設計の工夫により、要求性能通
りに分光計を製作することができた。このような広帯域・時間効率と良い周波数分解能を併せ持つ
分光計やそれを可能にした技術は、物理学研究だけでなくフーリエ変換を利用する様々な用途に有
効であると考えられることから、特許出願も行なった。
さらに、製作した分光計について性能評価試験を行い、DP-CDM探索に有用であることを実証
できた。具体的には、単色 RF源を入力して予想通りのスペクトルが得られていることや、0.5%

未満の精度で線形性を確認した。また、24時間連続できる分光計の安定性や、分光計が実際にデッ
ドタイムなしで分光できていることを確認した。
この分光計を使うことで DP-CDM 探索の感度向上が見込まれる。例えば、先行実験 [10] から
分光計を差し替えるだけで 4倍以上 χの感度を向上できる見込みである。さらに、今後探索を計
画している 170–260GHz帯においても、既存の実験よりも 2桁程度良い感度で探索できる見込み
である。また、本研究で開発した分光計は DP-CDMの転換光に限らず様々な RF信号を分光でき
るため、アクシオンなどの他のダークマター候補粒子の探索や、電波天文学などへの応用も期待で
きる。
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付録 A

時間効率 ϵの推定方法

5.4 節で測定した時間効率 ϵ は正規分布に従わないため、ϵ の推定方法には注意が必要である。
本章では ϵの推定方法について説明する。
5.4 節で述べたように熱雑音 P を周波数 ν から ν + ∆ν の範囲で時間 t から t + ∆t の間測定
した時の測定値 Pobs(ν, t) は、平均値 P、標準偏差 ∆P の正規分布に従う。ただし、P、∆P は
式 (5.1), (5.2)で与えられる。
Pobs(ν, t)を tに関して nt 回、ν に関して nν 回測定したとき、P (ν)は Pobs(ν, t)の（時間）平均

Pobs(ν)、∆P (ν)2は Pobs(ν, t)の tについての不偏分散 Vobs(ν)によって推定できる。Pobs(ν, t)は
分散 P (ν)2/(∆νϵ∆t)の正規分布に従うので、V (Pobs)(ν)

2 ·∆νϵ∆t/P (ν)2 は自由度 nt− 1のカイ
2乗分布に従う。よって、確率変数Xobs(ν)をXobs(ν) = V (Pobs)(ν)

2 ·∆ν∆t/(P (ν)2 · (nt − 1))

とおくと、Xobs(ν)の期待値 E と分散 V は

E(Xobs) =
1

ϵ
(A.1)

V (Xobs) =
2

(nt − 1)ϵ2
(A.2)

となる。つまり、Xobs の測定から 1/ϵを推定できる。
実際には真の平均電力 P (ν)は分からないので、Pobs(ν)を使って Xobs(ν)を求める必要がある
が、実用上 P (ν)で求めたXobs(ν)の分布とみなして問題ない。例として、∆ν = 31.25 kHz, ∆t =

65.536ms, ϵ = 0.5, nt = 10としたときのXobs(ν)のモンテカルロ・シミュレーションと、カイ 2

乗分布から求めた Xobs(ν)の理論分布を図 A.1に示す。
nν 個の Xobs(ν)の平均値から求めた 1/ϵの推定値を (1/ϵ)obs = Xobs とすると、

E [(1/ϵ)obs] =
1

ϵ
(A.3)

V [(1/ϵ)obs] =
2

(nν − 1)(nt − 1)ϵ2
(A.4)

となる。ただし、V [(1/ϵ)obs]は不偏分散である。また、nν , nt が十分に大きければ正規分布と見
做せる。ϵobs = 1/ (1/ϵ)obs として ϵobs を求めることで、バイアスなく ϵを推定することができる。
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図 A.1: ∆ν = 31.25 kHz, ∆t = 65.536ms, ϵ = 0.5, nt = 10としたときの Xobs(ν)のモンテカル
ロ・シミュレーションと、カイ 2 乗分布から求めた Xobs(ν) の理論分布。理論分布はシミュレー
ションに合わせて規格化してる。

一方、直接 ϵを推定、すなわち ϵ′obs = 1/X として ϵ′obs を求めると推定にバイアスが生じる。例
として、図 A.2に 5.4節の測定と同じ∆ν, ∆t, nν , nt の値でモンテカルロ・シミュレーションを
100回行ったっときの、ϵobs と ϵ′obs の分布を示す、ただし、真の ϵは ϵ = 1とした。5.4節の測定
の場合、ϵobs がバイアスなく推定できている一方、ϵ′obs は 0.2%程度大きく推定してしまっている
ことが分かる。
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図 A.2: (1/ϵ)obs = Xobs から求めた推定値 ϵobs と、ϵ′obs = 1/X として直接求めた ϵ′obs。ϵobs がバ
イアスなく推定できている一方、ϵ′obs では 0.2%程度大きく推定してしまっている。
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