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zum analogen Designflow der nichsten Generation '
Jurgen Scheible
Robert Bosch GmbH, AE/EIL, Tabinger Str. 123, 72762 Reutlingen
07121/ 35-2763, juergen.scheible@de.bosch.com

Der Entwurf analoger integrierter Schaltkreise ist
bis heute durch einen interaktiven Entwurfsstil
gekennzeichnet. Das Backend dieses Prozesses
bildet der Layoutentwurf, der liblicherweise mit
der SDL-Methode (schematic driven Ilayout)
durchgefiihrt wird. Als Ziel wird i.a. — in Analogie
zu den im Digitaldesign existierenden Lésungen -
eine vollautomatische Layoutsynthese auch im
Analogbereich angestrebt.

Die hier fiir das Analogdesign vorgeschlagene Me-
thodik hat nicht eine solche Layoutsynthese zum
Inhalt, sondern stellt einen realistischeren Zwi-
schenschritt dar. Die Kernaussage besteht darin,
dass zunidchst eine Methode bereitzustellen ist,
bei der alle die Schaltungsfunktion beeinflussen-
den Randbedingungen (constraints) rechnerge-
stiitzt priifbar sein missen. Erst auf dieser Basis
wird es gelingen, in einem weiteren Schritt, analo-
ges Layout zu synthetisieren.

Ausgehend von einer grundsatzlichen Betrach-
tung zu Contraints, wird diese These aus einer Be-
trachtung der historischen Entwicklung der EDA-
Werkzeuge hergeleitet. Die Extrapolation dieser
Historie lasst eine Wegskizze fiir einen neuen
»constraint-driven“ Designflow erkennen.

1. Was sind Constraints?

1.1. Layout als Optimierungsproblem

Die Aufgabe des Layoutentwurfs einer elektronischen
Schaltung kann beschrieben werden als Optimie-
rungsproblem unter Einhaltung von Randbedingun-
gen. Grundsatzlich sind also Optimierungsziele und
Randbedingungen zu unterscheiden.

Eine anschauliche Beschreibung dieses Sachverhalts
findet sich in [2]: Optimierungsziele dienen der Ver-
besserung der Leistungsparameter einer Schaltung,

! Originalquelle siehe [1]

ihres Gebrauchswertes, ihrer Zuverlassigkeit etc. Ty-
pische Beispiele fur Optimierungsziele sind minimale
Chipflache A oder minimale Gesamtverdrahtungslan-
ge L. Der Grad ihrer Erflllung ist also ein Kriterium fir
die Qualitat des entwickelten Layouts.

Da Optimierungsziele algorithmisch haufig schwer
fassbar sind, ist ein oft gewahlter Ansatz die Abbildung
in eine Kostenfunktion K, mit der sich die Ziele Uber
Wichtungsfaktoren w; gewichten und so die Gesamt-
kosten K quantifizieren lassen. Fir das hier angedeu-
tete Beispiel mit den Zielen A und L ergibt sich fur die
zu minimierende Kostenfunktion K = w,;*A + w,*L.

Neben diesen graduellen Qualitatskriterien stellen
Randbedingungen harte Kriterien dar, deren Einhal-
tung zwingend notwendig ist. Bereits die Verletzung
einer Randbedingung kann eine Schaltung unbrauch-
bar machen. Diese Randbedingungen werden als
Constraints bezeichnet.

Das Problem der Layoutsynthese kann demnach als
eine Suche in einem n-dimensionalen Lésungsraum
dargestellt werden. Dabei entspricht jeder zu Beginn
des Layoutentwurfs vorhandene Freiheitsgrad einem
von n Parametern, durch die ein n-dimensionaler Lo-
sungsraum aufgespannt wird.

C, Cs

Optimum
im L3sungsraum

giiltiger
Lésungsraum

Bild 1: 2-dimensionaler Losungsraum mit vier Constraints.

Die Constraints bewirken dabei eine Einschrankung
des glltigen Ldésungsraums. Innerhalb dieses L6-
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sungsraums wird nun eine hinsichtlich der verfolgten
Optimierungsziele optimale Lésung (z.B. mit minima-
len Gesamtkosten K) gesucht.

Bild 1 zeigt eine Darstellung fir den extrem verein-
fachten Fall von nur zwei Parametern P, und P, und
vier Constraints C; bis C,.

1.2. Klassifizierung von Constraints

Die Begriffe Constraints und Randbedingungen wer-
den im Folgenden synonym verwendet. Randbedin-
gungen lassen sich in folgende Kategorien einteilen
(2]:

¢ Technologische Randbedingungen werden
aus der benutzten Halbleitertechnologie abge-
leitet. Ihre Einhaltung gewahrleistet die Her-
stellbarkeit des Schaltkreises.

o Elektrische Randbedingungen gewahrleis-
ten das angestrebte elektrische Verhalten und
werden daher oft auch als funktionale Rand-
bedingungen bezeichnet.

o Entwurfsmethodische Randbedingungen
werden kunstlich eingefthrt, um die Lésung
des Layoutproblems einer rechnergestutzten
Bearbeitung besser zuganglich zu machen
(z.B. HV-Verdrahtung, Standardzellenraster).

Die Verletzung entwurfsmethodischer Randbedingun-
gen ist demnach durchaus tolerierbar, da hierdurch
weder Herstellbarkeit noch Funktion gefahrdet sind.
Im Sinne der Definition aus Kap. 1.1 sind also nur
technologische und entwurfsmethodische Randbedin-
gungen immer zwingend einzuhalten. Diese Randbe-
dingungen werden daher hier als primére Randbedin-
gungen bezeichnet. Im Folgenden seien ausschliel-
lich primdre Randbedingungen bzw. Constraints ge-
meint.

1.3. DRC und LVS - der entscheidende
Unterschied

Nach heutigem Stand der Technik kann ein Layout-
ergebnis mit DRC vollstandig hinsichtlich Einhaltung
der bestehenden technologischen Randbedingungen
verifiziert werden. D.h. die Herstellbarkeit einer mikro-
elektronischen Schaltung Ilasst sich durch EDA-
Werkzeuge vollstandig absichern.?

Bei elektrischen Randbedingungen ist die Situation
anders. Die Funktion einer Schaltung lasst sich mit

2 Die fiir hochmoderne DSM-Prozesse notwendigen
DfM-Verfahren und die damit verbundenen Probleme
seien an dieser Stelle der Einfachheit halber aul3er
Acht gelassen.

LVS nur partiell absichern. Eine Vielzahl elektrischer
Randbedingungen ist nicht als Information im Schalt-
plan enthalten und wird heute nur durch Anwendung
von Expertenwissen in zusatzlichen (manuellen, visu-
ellen oder halbautomatischen) Prufschritten verifiziert.
Elektrische Randbedingungen ergeben sich i.a. aus
den parasitaren Eigenschaften der integrierten Schalt-
kreise. Hier nur einige Beispiele:

Maximale Spannungsabfalle auf Leitungen,
Maximale Verlustleistungsdichte,
e Schirmungsmafnahmen zur Vermeidung un-
erwunschter Kopplungen,
e Symmetrievorgaben zur Erzielung elektri-
schen Gleichlaufs von Parametern hinsichtlich
o Fertigungstoleranzen, Driften,
o Leitungsparasiten,
o Warmeverteilung (= Isothermen),
o Piezoeffekten (= Isobaren).
Ein Hauptziel in der Weiterentwicklung von EDA-
Werkzeugen muss daher sein, diese Licke zu schlie-
Ren. Warum das so ist und was letztlich vom erfolg-
reichen Erreichen dieses Zieles abhangt, soll im
nachsten Kapitel hergeleitet werden.

2. EDA-Evolution fir den Layout-
entwurf analoger ICs

2.1. Historie

In [2] findet sich eine detaillierte Darstellung der histo-
rischen Entwicklung von Entwurfswerkzeugen flr die
Mikroelektronik beginnend in den 60-er Jahren. Kenn-
zeichnend fur diese Entwicklung sind vor allem die Er-
folge, die in der zunehmenden Automatisierung des
Entwurfs von Digitalschaltungen erzielt wurden.

An dieser Stelle soll nur auf die fiir den Layoutentwurf
analoger ICs entscheidenden Aspekte eingegangen
werden.

Die erste wirksame Rechnerunterstitzung fir den
Entwurf analoger Layouts wird markiert durch die
Verbreitung spezialisierter Grafik-Editoren wahrend
der 80-er Jahre. Diese Editoren wurden zwar stetig
weiter entwickelt. lhre grundlegenden Funktionen (,po-
lygon pushing“) bilden aber bis heute die Grundlage
fur alle Werkzeuge des analogen Layoutentwurfs.

Wichtige Meilensteine waren die Moglichkeiten zur
rechnergestitzten Verifikation der prozesstechnischen
Entwurfsregeln (DRC) und die rechnergestiitzte Pri-
fung auf Konformitdt des Layoutergebnisses mit ei-
nem gegebenen Schaltplan bzw. einer Netzliste (LVS)
im Zeitraum von etwa 1985 - 1995.

Erst als diese automatisierte Verifikation erreicht war,
konnten sich auf dieser Basis weitere Funktionen zur
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Unterstlutzung des analogen Layoutentwurfs durchset-
zen, wie z.B. Bauelementgeneratoren, Autorouter,
Kompaktoren.

2.2. Der heutige SDL-Flow

Aber bleiben wir bei der Chronologie: Seit Mitte der
90-er Jahre hat sich fir den Entwurf analogen Layouts
zunehmend der SDL-Flow (schematic driven layout)
etabliert, bei dem die Layoutentstehung direkt durch
den umzusetzenden Schaltplan gesteuert wird (Stich-
wort ,correct by construction®) [3].

Bild 2 zeigt im linken Teil diese Entwicklung auf einem
grob angedeuteten Zeitstrahl.

Verifikation von:
... Expertenwissen

chaltplan

7

Constraint

.. 5
... Technologie Verifikation

'_
| —

(@]

@)

}
|
Polygon | Layout
Pushing sb L ; Synthese
1980 1920 2000 2010

Bild 2: EDA-Evolution fiir den Layoutentwurf analoger ICs.

Entscheidend ist hierbei die Erkenntnis, dass flr eine
erfolgreiche Automatisierung von Entwurfsschritten
zunachst die Fahigkeit zur automatischen Verifikation
der Ergebnisse dieser Entwurfsschritte — ungeachtet
der Art und Weise wie diese Ergebnisse erzielt wur-
den — vorhanden sein muss.

Am Beispiel der SDL-Methodik wird dies anschaulich
deutlich. Der Layoutentwickler wird bereits bei der Er-
stellung des Layouts geflihrt, indem die Richtigkeit des
entstehenden Layouts hinsichtlich folgender Aspekte
erzwungen und fortlaufend gepruft wird (,correct by
construction®):

o Auswahl der Bauelementtypen,
o Dimensionierung der Bauelemente,
e Elektrische Verbindungen (Netze).

Dies sind exakt die Aspekte, welche im vorausgegan-
genen Schritt der EDA-Evolution durch den LVS einer
vollstdndigen rechnergestutzten Prifung zugénglich
gemacht werden konnten (s. Bild 2). Es sind auch die-
jenigen Aspekte, bei welchen in der letzten Dekade
die deutlichsten Fortschritte hinsichtlich einer weiteren
Automatisierung der Layoutgenerierung erzielt wur-
den: Bauelementgeneratoren und Autorouter.

2.3. Schlussfolgerung fur die weitere
Entwicklung

Der Autor ist der Uberzeugung, dass hierbei ein
Grundprinzip erkennbar ist, welches allgemein auf die
EDA-Entwicklung anzuwenden ist:

Die Fahigkeit zur rechnergestitzten (automatischen)
Analyse ist stets eine notwendige Voraussetzung flr
eine erfolgreiche Rechnerunterstiitzung (Automatisie-

rung) der Synthese!

Bild 2 zeigt im rechten Teil das Ergebnis aus der An-
wendung dieses Prinzips. Voraussetzung fiir eine er-
folgreiche automatische Layoutsynthese ist demnach,
dass alle elektrischen Randbedingungen, welche heu-
te im Allgemeinen Uber die im Schaltplan enthaltenen
Informationen hinaus gehen und nur in Form von Ex-
pertenwissen vorliegen und Berucksichtigung finden,
zunachst rechnergestiitzt prifbar sein missen.

In Analogie zum SDL-Flow, welcher auf Basis eines
LVS maoglich wurde, wird die umfassende rechnerge-
stutzte Verifikation von Constraints die Grundlage
schaffen fiir einen Constraint-driven Layoutflow (CDL).
Dieser stellt seinerseits einen notwendigen Meilen-
stein dar fiir die Entwicklung einer erfolgreichen auto-
matischen Synthese analogen Layouts.

Die EDA-Evolution fiir das Layout analoger Schaltun-
gen wird also in folgenden Schritten ablaufen:

1. Constraint Verifikation
2. Constraint driven Layoutdesign
3. automatische Layoutsynthese

3. Schritte zur Constraint-
Verifikation

3.1. Voraussetzungen

Heute verfugbare Verifikationswerkzeuge fir den IC-
Entwurf konzentrieren sich meist auf die schnelle Be-
arbeitung weniger spezieller Verifikationsaufgaben fir
eine quantitativ hohe Anzahl von Verifikationsinstan-
zen. Daruber hinaus finden sich in den heute gangigen
IC-Entwurfsumgebungen zwar verschiedene Mana-
gementsysteme zur Verwaltung von Constraints. Die-
se erlauben aber nur die Beschreibung der durch die
jeweilige Entwurfsumgebung unterstitzten Constraint-
Typen und sind dariber hinaus durchweg proprietar
und zueinander inkompatibel.

Um das in Kap. 1.3 angedeutete Ziel einer vollstandi-
gen Absicherung aller fur die Funktionsfahigkeit eines
ICs relevanten Randbedingungen zu erreichen, sind
daher insbesondere fur die Verifikation von analogen
Schaltkreisen neuartige Ansatze notwendig, die es er-
lauben, eine Vielzahl von komplex zusammenhangen-
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den und domainlbergreifenden Randbedingungen be-
ricksichtigen zu kénnen.

In [4] wird ein neuartiges Verifikationsrahmenwerk
namens Constraint-Engineering-System (CES) vorge-
stellt, das diese Forderungen erfillt. Als notwendige
Komponenten einer solchen umfassenden Constraint
Verifikation werden genannt:

1. Abbildbarkeit
Constraints mussen vollstdndig und eindeutig in
der Entwurfsumgebung abbildbar sein.

2. Maschinelle Verarbeitbarkeit
Constraints und Verifikationsaufgaben mussen
einheitlich, in abstrahierter Form, maschinell ver-
arbeitbar und werkzeugubergreifend dargestellt
werden.

3. Flexibilitat
Relevante Constraints miissen zu jedem Zeitpunkt
im Entwurfsablauf adressierbar sein.

4. Transparenz
Es bedarf einer Mdglichkeit zum transparenten
Zugriff auf alle relevanten Designinformationen ei-
ner Verifikationsaufgabe.

Hauptmerkmal des CES ist die Fahigkeit, fur die Be-
arbeitung komplexer Verifikationsaufgaben beliebige
Verifikations- und Simulationswerkzeuge problemspe-
zifisch und flexibel miteinander kombinieren zu koén-
nen. Fur weitere Details sei auf [4] verwiesen.

Fir den Fortgang der Argumentation an dieser Stelle
ist die Eigenschaft der Abbildbarkeit von Bedeutung.

3.2. Abbildung von Constraints

Um den Entwurf einer integrierten Schaltung mit Ent-
wurfswerkzeugen unterstiitzen zu kénnen, miissen die
fur den Entwurf relevanten Schaltungseigenschaften
in die Toolumgebung transferiert werden. Hierzu be-
darf es grundsatzlich einer geeigneten Abbildung die-
ser Eigenschaften. Diese Abbildung geschieht im All-
gemeinen in mindestens zwei Schritten:

1. Abbildung von der physischen Ebene in eine
Metaebene.

2. Abbildung von der Metaebene in die Tool-
ebene.

Am Beispiel DRC wird dies anschaulich klar. In einem
ersten Schritt werden die durch den Herstellprozess
gegebenen Bedingungen (z.B. optische Abbildungs-
genauigkeiten, Justiertoleranzen etc.) zunachst in tex-
tuelle Designregeln abgebildet (i.a. Mindestabstande
und -breiten, minimale Uberlappungen etc.). Diese
Metabeschreibung dient als Grundlage flr eine zweite
Abbildung: die toolspezifische Programmierung von
Rulefiles.

Wichtig hierbei ist die Ruckwirkung der zweiten Abbil-
dung auf die erste. Bereits bei der textuellen Be-
schreibung der Designregeln (Metaebene) sind die
toolspezifischen Mdoglichkeiten und Grenzen der an-
schlieBenden Rulefile-Erstellung und der sie interpre-
tierenden Algorithmen hinreichend zu bertcksichtigen,
um eine lickenlose Abbildung der physischen Realitat
in das Rulefile und damit eine vollstandige Prifbarkeit
mit dem DRC sicher zu stellen. Einfach ausgedriickt:
Designregeln miissen so formuliert sein, dass sie in
einem DRC-Rulefile programmierbar sind.

Dasselbe gilt sinngemal fiir alle weiteren Constraints,
d.h. insbesondere auch fir die hier interessierenden
elektrischen Randbedingungen. Dies soll anhand ei-
nes einfachen Beispiels veranschaulicht werden.

Zur Beschreibung eines Constraints, mit dem die
Funktion einer Schaltung hinsichtlich der Auswirkun-
gen eines parasitaren Leitungswiderstands abgesi-
chert werden soll, sind folgende Abbildungen notwen-
dig:

1. Abbildung der elektrischen Randbedingung (diese
ergibt sich durch Schatzung, Berechnung oder
Simulation auf der physikalisch-funktionalen Ebe-
ne) in einen schaltungsspezifischen Constraint.
Ergebnis: die Netzverbindung bekommt als Vor-
gabe einen maximalen Spannungsabfall (in Volt).

2. Abbildung dieses schaltungsspezifischen Con-
straints in einen layoutspezifischen Constraint. Er-
gebnis: die Netzverbindung bekommt als Vorgabe
einen maximalen Widerstandswert (in Ohm). Dies
ist ein wichtiger zweiter Schritt, da im Layout die
Angabe eines Spannungsabfalls in Volt nicht di-
rekt verwertbar ist.

3. Zur Berechnung von Leitbahnwiderstanden im
Layout bedarf es schliellich noch einer formel-
mafigen Beschreibung der elektrischen Wider-
standswerte in Abhangigkeit von der Layoutgeo-
metrie der Leitbahnelemente. Erst mit dieser drit-
ten Abbildung sind wir fur das vorliegende Beispiel
auf der (grafischen) Layoutebene angelangt.

3.3. Denken in ,Freiheitsgraden”

Wir wollen dieses Beispiel nutzen, um das in Kap. 1.1
zur Erlauterung des prinzipiellen Unterschieds von Op-
timierungszielen und Randbedingungen eingefiihrte
Lésungsraummodell etwas ndher zu betrachten und
besser zu verstehen.

Leitbahnen in integrierten Schaltungen bestehen aus
Mikrostrip-Leitungen in verschiedenen Metallebenen,
die Uber Durchkontaktierungen (Vias) miteinander
verbunden werden. Die geometrischen Eigenschaften
dieser Leitbahnelemente konnen als Freiheitsgrade
aufgefasst werden:

e Léange, Breite, Flache,
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Technologieebene (Layer),

Abstande,

(relative und absolute) Koordinaten,
Richtungen (z.B. horizontal, vertikal, diago-
nal).

In analoger Weise lassen sich fiir die Bauelemente ei-
ner Schaltung ebenso Freiheitsgrade definieren, z.B.:

Hohe, Breite, Flache, Form

Lage und Form der Anschlusspins,
Abstande,

(relative und absolute) Koordinaten,
Orientierung,
Symmetrieeigenschaften.

Diese Freiheitsgrade konnen als Parameter des in
Kap. 1.1 angesprochenen Lésungsraums aufgefasst
werden. Mit der erfolgreichen Bestimmung von Para-
meterwerten fir alle vorhandenen Freiheitsgrade wird
ein Punkt im Lésungsraum definiert, was einem (maog-
lichen) Layoutergebnis entspricht.

Die in Kap. 3.1 genannten Eigenschaften eines EDA-
Systems zur umfassenden  Verifikation von
Constraints beruhen also letztlich auf der erfolgreichen
Implementierung von Mechanismen zur Abbildung der
Constraints auf die Abstraktionsebene dieser Frei-
heitsgrade und der Beschreibung ihrer Relationen.

4. Kontinuierlicher Layoutflow

4.1. Nachteile des klassischen sequentiel-
len Layoutflows

Im Freiheitsgradmodell lasst sich der Vorgang des
Layoutentwurfs verstehen als die schrittweise Redu-
zierung von anfanglich vorhandenen Freiheitsgraden.
Mit der Bestimmung jedes Parameters nimmt die Zahl
der verfligbaren Freiheitsgrade ab bis zum Schluss
ein Punkt des L&sungsraums erreicht wird, d.h. alle
Parameter bestimmt und somit kein Freiheitsgrad
mehr vorhanden ist.

Dieser Vorgang ist fir den Layoutentwurf analoger
Schaltkreise nicht nur durch einen interaktiven und
weitgehend manuellen Entwurfsstil gekennzeichnet.
Ublicherweise ist das Vorgehen auch untergliedert in
Entwurfsschritte, die sequentiell abgearbeitet werden.
Diese Schritte sind klassischerweise:

Floorplanning
Bauelemente generieren
Platzierung

Verdrahtung (Routing)
Verifikation

Die erwahnte ,schrittweise Reduzierung von Frei-
heitsgraden ist also durchaus wortlich zu verstehen in
dem Sinne, dass in jedem dieser Entwurfsschritte je-
weils eine ganze Gruppe von Freiheitsgraden auf ein-
mal verschwindet. Im linken Teil von Bild 3 wird die
stufenweise Reduktion der Freiheitsgrade veran-
schaulicht.

Zum Beispiel werden beim Routing eines Netzes
gleichzeitig Layer, Leitbahnbreite, Lénge, Richtung
und absolute Koordinaten festgelegt. Dies ist durch die
heute Ublichen Routingwerkzeuge unumganglich. In
vielen Fallen missen die hierbei getroffenen Ent-
scheidungen zu einem spéateren Zeitpunkt ganz oder
teilweise revidiert werden, da zum Zeitpunkt der Ver-
legung der betreffenden Leitbahn manche der hierfir
relevanten Randbedingungen noch nicht bekannt oder
sichtbar waren. Die Folge sind Entwurfszeit verlan-
gernde Rekursionen.

Diese Nachteile treten grundsatzlich bei allen genann-
ten, klassischen Designphasen auf.

4.2. Idee eines kontinuierlichen Layout-
flows

Viel glinstiger ware es, wenn im Verlauf des Layout-
entwurfs immer nur diejenigen Parameter bestimmt
(d.h. diejenigen Freiheitsgrade eliminiert) werden
mussten, deren Bestimmung zum jeweiligen Zeitpunkt
zweifelsfrei moglich ist.

Der hierflr vorgeschlagene methodische Ansatz be-
steht darin, von den klassischen sequentiellen De-
signphasen zu einem kontinuierlichen Design Gberzu-
gehen. Hierbei soll das Layout zunachst auf einer
symbolischen Ebene entstehen und erst nach und
nach physikalisch realisiert werden, indem man die
bestehenden Freiheitsgrade einzeln, d.h. zu verschie-
denen Zeitpunkten festlegen kann.

Sequentieller Flow Kontinuierlicher Flow

Physikalische
Implementierung

Physikalische

Freiheitsgrade Implementierung

"\:\

Freiheitsgrade

Rekursionen

R,

Desi hritt
esignschritte __—

Rekursionen sind
weniger aufwandig
und schneller

Zeit Zeit

Bild 3: Vergleich sequentieller Layoutflow vs. kontinuierli-
cher Layoutflow.
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Bild 3 veranschaulicht den Unterschied zum klassi-
schen sequentiellen Flow: Die Reduktion der Frei-
heitsgrade erfolgt kontinuierlich. Das physikalische
Layout ,kristallisiert® erst ganz am Schluss mit Ver-
schwinden der letzten Freiheitsgrade. Die Zwischen-
ergebnisse der vorherigen Phasen auf hoheren Abs-
traktionsebenen kdénnen als ,symbolisches Layout
verstanden werden

Im oben genannten Beispiel des Routings kdnnte es
beispielsweise sinnvoll sein, sich zu einem frihen
Zeitpunkt zunachst nur fur einen Layer zu entschei-
den. Danach kénnte der Layouter dann auf Basis wei-
terer Erkenntnisse eine Vorzugsrichtung festlegen und
noch spater, wenn z.B. bestimmte Stromfliisse in Teil-
netzen feststehen, die Leitbahnbreite usw.

Die durch die Umsetzung einer Constraint Verifikation
erfolgte Aufschlisselung der Layoutelemente in ihre
Freiheitsgrade und die dabei erfolgte Beschreibung ih-
rer Abhangigkeit von den (technologischen und elekt-
rischen) Constraints bieten sich Chancen zur Weiter-
entwicklung in dieser Richtung. Ein Constraint-driven
Designflow kénnte demnach gleichzeitig mit den Ei-
genschaften eines in diesem Sinne kontinuierlichen
Layoutflows ausgestattet werden.

4.3. Vorteile eines kontinuierlichen Lay-
outflows

4.3.1. Effizienz und Qualitét

Durch diese neuartige Vorgehensweise lieRen sich
entscheidende Nachteile im bisherigen sequentiellen
Verfahren Uberwinden, die daraus erwachsen, dass
die als Expertenwissen vorliegenden Constraints je-
weils zur (meist manuellen) Steuerung bestimmter
Designphasen verwendet werden. Dadurch kommt es
oft zwangslaufig dazu, dass Constraints, die erst in
nachfolgenden Phasen Eingang finden, nicht mehr
ausreichend bericksichtigt werden kénnen, da durch
Festlegungen in vorausgegangenen Phasen bereits
gunstige Lésungen ,verbaut” wurden. Dies fuhrt ent-
weder zu qualitativ unguinstigen Ergebnissen oder —
falls die Losung unakzeptable Nachteile hat - zu Re-
kursionen, die die Entwurfszeit verlangern.

Kennzeichnend fur den vorgeschlagenen kontinuierli-
chen Layoutentwurf ist somit die Mdoglichkeit, samtli-
che vorhandenen Freiheitsgrade explizit, d.h. einzeln
und zu beliebigen Zeitpunkten bestimmen zu kdénnen
anstatt wie bisher infolge der Bindung an die bekann-
ten Designphasen nur implizit, d.h. gruppiert und nur
zu bestimmten Zeitpunkten, wodurch sich im Ergebnis
die beschriebenen Qualitats- und Effizienzsteigerun-
gen ergeben.

4.3.2. Unterstiitzung von Reuse

Die Erfahrung lehrt, dass die Wiederverwendung (reu-
se) fertigen Layouts in den meisten Fallen sehr
schwierig ist. Haufige Grinde fir das Scheitern von
Reuse auf Layoutebene sind die folgenden:

e Die Schaltung ist zu applikationsspezifisch.

e Schaltungsanderungen, auch wenn diese an-
scheinend nur sehr gering sind, haben grof3e
Auswirkungen auf das Layout.

Die Halbleitertechnologie wechselt.

Die Form des Layoutblocks ist ungunstig und

passt nicht in den geforderten Floorplan.
Die Ursache all dieser Hinderungsgriinde kann auf ei-
nen Nenner gebracht werden: Fertiges Layout hat kei-
ne Freiheitsgrade!

Das im kontinuierlichen Design enthaltene Freiheits-
gradmodell eréffnet hier vollig neue Wege zur Wieder-
verwendbarkeit vorhandener Layoutldsungen, indem
man bereits vorhandenes Layout so wiederverwendet,
dass nur die durch Constraints bestimmten Freiheits-
grade ubernommen werden. Der Kopiervorgang ge-
schieht somit auf einer héheren (symbolischen) Abs-
traktionsebene. Dadurch lassen sich auch Layouts
von topologisch &hnlichen Schaltungen, selbst wenn
sie in anderen Prozessen vorliegen, in Form von
.1emplates” wiederverwenden. Der entscheidende
Vorteil liegt darin, dass notwendige projektspezifische
Anpassungen, an denen die Wiederverwendung ferti-
gen Layouts in den meisten Fallen scheitern, nunmehr
problemlos moglich sind.

Physikalische

Freiheitsgrade Implementierung

Durch Constraints
eliminierte
Freiheitsgrade

Fur Reuse glnstiger

Abstraktionslevel
Wiederverwendetes /
“symbolisches” Layout

Zeit

Bild 4: Reuse im kontinuierlichen Layoutflow.

In Bild 4 wird versucht, dies zu veranschaulichen. Der
obere schraffierte Teil kennzeichnet die durch
Constraintvorgaben eingeschrankten Freiheitsgrade.
Dies bedeutet anschaulich, dass der Reuse nun ge-
nau auf dem Grad der Abstraktion erfolgt, wo nur noch
die fur die elektrische Funktion unwichtigen (d.h. nicht
durch Constraintvorgaben eingeschrankte) Freiheits-
grade Ubrig sind, wahrend das Expertenwissen aber
vollstéandig in die Wiederverwendung einflief3t.
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An dieser Stelle soll noch auf ein neu auf dem EDA-
Markt erschienenes Entwurfswerkzeug hingewiesen
werden, das diesem Prinzip in einigen Aspekten recht
nahe kommt. Es handelt sich um das Tool 1STONE
der Firma IPGEN Rechte GmbH.

Dieser neuartige Ansatz ermoglicht es, ,einen Full-
Custom-Entwurfsprozess, unter Berlicksichtigung ei-
ner Vielzahl von Rahmenbedingungen, mittels einer
speziellen Skriptsprache zu automatisieren” [5]. Die in
Skriptform vorliegende Layoutbeschreibung stellt da-
bei den fiir Reuse optimal geeigneten Abstraktionsle-
vel dar. Die einzuhaltenden Constraints sind dort im
Allgemeinen zwar nicht explizit beschrieben, aber im-
plizit enthalten. Variationen der fir die Funktion unre-
levanten Freiheitsgrade lassen sich programmieren
oder durch manuelle Nacharbeiten am entstandenen
Layout einbringen

4.3.3. Chancen zur Weiterentwicklung

Ein weiterer Vorteil eines Constraint-driven De-
signflows liegt darin, dass die Entwicklung automati-
scher Layoutsyntheseverfahren nicht mehr auf ad hoc
Ansatze angewiesen ist, sondern sich nunmehr
schrittweise verfolgen lasst, da die Abhangigkeit der
Schaltungsfunktionalitdt von der Menge der
Constraints in herunter gebrochener Form vorliegt.
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Die Synthese eines Prozessors ist eine grole
Herausforderung und anspruchsvolle Aufgabe,
insbesondere dann, wenn es sich um den Nach-
bau eines kommerziellen Prozessors unter der
Einhaltung der Kompatibilitat auf der Befehlsebe-
ne handelt. Im Rahmen zweier Bachelorarbeiten
wird an der HTWG Konstanz die zentrale Prozes-
soreinheit (CPU) des universellen 16-Bit-Mikro-
controllers M16C von Renesas als Soft-Core-Pro-
zessor implementiert. Dazu entsteht ein Referenz-
Modell der CPU in der algorithmischen Verhal-
tensbeschreibung in VHDL. Basierend darauf er-
folgt die Implementierung der CPU in der struktu-
rellen VHDL-Beschreibung auf der Registertrans-
ferebene zwecks der Synthese mit der Spartan-3-
Familie von Xilinx. Ein Projektteam entwickelt eine
Testumgebung mit zahlreichen Assemblerpro-
grammen, mit denen der Befehlssatz des Soft-
Core-Prozessors validiert werden kann.

1. Einfihrung

Der Einsatz universeller Mikrocontroller in hoch spe-
zialisierten Anwendungen ist manchmal durch verflg-
bare Ressourcen eines Mikrocontrollers begrenzt,
z.B. durch den Typ und die Anzahl verfugbarer
Schnittstellen. Fir solche Falle hat ein Hardware-
Entwickler heute die Mdglichkeit, selbst einen stark
spezialisierten, an die Anforderung der Applikation
angepassten Mikrocontroller mit einem programmier-
baren Logikbaustein FPGA/CPLD auf der Grundlage
eines Soft-Core-Prozessors mit all den gewtnschten
Eigenschaften, applikationsspezifischen Hardware-
Komponenten und Schnittstellen zu realisieren.

1.1. Soft-Core-Prozessoren

Unter dem Begriff Soft-Core-Prozessoren versteht
man heute Prozessoren, die in einer Hardwarebe-
schreibungssprache wie VHDL oder Verilog modelliert
sind, und die in programmierbaren Logikbausteinen
(FPGA/CPLD) zum Einsatz kommen. Auf der Grund-
lage von Soft-Core-Prozessoren lassen sich dann in
FPGA/CPLD-Bausteinen eingebettete Systeme voll-

stéandig aufbauen, einschliel3lich der Daten- und Pro-
grammspeicher sowie Peripheriekomponenten.

Die meisten FPGA/CPLD-Hersteller bieten Soft-Core-
Prozessoren fur eigene Produktlinien an, die auf die
jeweilige FPGA/CPLD-Architektur unter Verwendung
primitiver Komponenten gezielt optimiert worden sind.
Die strukturorientierten Beschreibungen solcher Pro-
zessoren bestehen in der Regel aus einer Liste mit
instanziierten Komponenten. Zu dieser Gruppe geho-
ren beispielsweise 32-Bit-CPUs wie Nios [2], MicroB-
laze [9] und ARM [1], oder auch 8-Bit-CPUs wie Pi-
coBlaze [10], M8C [3] und LatticeMico8 [4].

Eine weitere Gruppe bilden Soft-Core-Prozessoren,
die technologieunabhéngig, meistens durch verhal-
tensorientierte Beschreibung von Registertransferope-
rationen modelliert sind, und somit fir den Einsatz in
verschiedenen FPGA/CPLD-Architekturen vorgese-
hen sind. Als Beispiele kann man hier 8-Bit-CPUs wie
6502, 8051 und HC11, oder auch leistungsstarke 32-
Bit-CPUs wie SPARC und DLX nennen.

1.2. Protokollkonverter

Im Rahmen eines industriellen Kooperationsprojektes
soll ein PROFIBUS-Protokollkonverter und Schnitt-
stellenwandler entwickelt werden, der Feldgerate,
insbesondere digitale Sensoren mit PROFIBUS-DP-
Netzwerken verbindet. In der Anlehnung an ein Refe-
renz-Design sind in den System-Anforderungen u.a.
die Realisierung mit einem FPGA und der Einsatz ei-
nes Soft-Core-Prozessors auf der Grundlage eines
M16C-Mikrocontrollers festgelegt.

Die Bezeichnung M16C ist die allgemeine Bezeich-
nung einer Familie universeller 16-Bit-Mikrocontroller
[5], die urspringlich von Mitsubishi Electric entwickelt
wurden, und heute von Renesas Technology weiter
entwickelt und hergestellt werden. Diese Mikrocontrol-
ler basieren auf einer 16-Bit-CPU mit mehreren CISC-
und einigen RISC-Merkmalen, und sind in zahlreichen
Versionen mit unterschiedlichsten Schnittstellen (z.B.
UART, SPI, ADC, DAC) sowie Komponenten (z.B.
CRC, DMAC) ausgestattet [5]. Die M16C-Mikro-
controller sind weltweit stark verbreitet und werden in
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zahlreichen Applikationen in verschiedenen Anwen-
dungsbereichen eingesetzt.

Das Bild 1 zeigt schematisch das vereinfachte Block-
schaltbild des PROFIBUS-Protokollkonverters mit den
wesentlichen Hardware-Modulen und seinen Schnitt-
stellen.

.% — = g
5 8x |:| miec- [] 2 [] e _’g
S UART || cpu | || |S|L_0o
fl-_’ — — g

Bild 1: Blockschaltbild des PROFIBUS-Protokollkonverters.

Auf der einen Seite ist der Protokollkonverter mit acht
asynchronen, seriellen Schnittstellen (UART) ausge-
stattet, Uber die er mittels RS485-Verbindungen mit
digitalen Sensoren kommuniziert. Auf der anderen
Seite verflgt er Uber ein Interface zum PROFIBUS,
das u.a. ein Fieldbus-Data-Link-Modul (FDL) und eine
asynchrone, serielle Schnittstelle (UART) umfasst.
Der M16C als Soft-Core-Prozessor (CPU) Ubernimmt
in diesem Protokollkonverter die Steuerung der ein-
zelnen Komponenten sowie die Umsetzung eines
proprietaren Kommunikationsprotokolls der digitalen
Sensoren auf den PROFIBUS-Standard [6, 7].

2. CPU

2.1. Architektur

Urspringlich wurde die M16C-Mikrocontroller-Familie
von Mitsubishi flur den Einsatz in mobilen Telefonen
entwickelt. Dabei lehnt sich die Architektur des Pro-
zessors stark an die H8-Familie von Hitachi an. Der
M16C-Mikrocontroller zeichnet sich u.a. durch einen
geringen Energieverbrauch und gute EMI/EMS-Werte
aus [15]. Die Prozessorarchitektur mit den Maschi-
nenbefehlen ermdoglicht eine hohe Codedichte. Die
M16C-CPU wurde mit einer dreistufigen FlieRbandor-
ganisation entwickelt, und unterstiitzt Uberlappende
Ausfiihrung von Maschinenbefehlen. Die Architektur
des M16C-CPU hat insgesamt 91 Befehle und kann
bis zu 22 Interruptquellen mit sieben Prioritatsstufen
verarbeiten. Die Interruptquellen sind in 17 interne
und 5 externe Interrupts aufgeteilt. Der Prozessor ge-
wabhrleistet eine schnelle Interruptverarbeitung durch
einen schnellen Wechsel von Registerbanken.

Die M16C-Befehlsformate lassen sich generell in vier
Klassen aufteilen: Generic, Quick, Short und Zero, so
wie in Bild 2 schematisch dargestellt. Maschinenbe-
fehle, die mit 8-Bit-Registern arbeiten, nutzen dabei

die Formate Short und Zero. Das Short-Format hat
eine Lénge von einem Byte, bestehend aus den Fel-
dern Opcode, sowie den Source- und Destination-
Modis. Das Zero-Format hat ebenfalls eine Lange von
einem Byte, welches Informationen tUber den Opcode
und dem Destination-Modus enthalten. Das Quick-
Format hat eine Ladnge von zwei Bytes. Das erste
Byte enthalt den Opcode, und im zweiten Byte stehen
ein Immediate-Wert und der Destination-Modus. Das
Befehlsformat Generic ermdglicht den Datentransfer
zwischen Registern innerhalb der CPU, oder zwi-
schen der CPU und dem Speicher. Das Generic-
Format besteht ebenfalls aus zwei Bytes, und ist ana-
log zum Quick-Format aufgebaut, allerdings mit dem
Unterschied, dass dort der Immediate-Wert durch den
Source-Modus ersetzt werden kann.

b7 b0 b7 bo
G: [1,01,0]/0 0 0[s| src | DEST |
b7 b0 b7 bo
@ [1,1,00[1,00[s] v | DEST |

b7 bo
S: |1|0|1|0|1|D|SI3C|

G: Generic, Q: Quick,
S: Short, Z: Zero
S=Size((B=0.W=1)
IMM = Immediate Value
SRC = Source

DEST = D = Destination

b7 bo
z: |1|o|1|1|o| qulT|

Bild 2: Befehlsformate der M16C-CPU [16].

Weitere Besonderheiten der M16C-CPU sind ein in
Hardware realisierter 16x16-Bit-Multiplizierer und eine
Instruction-Queue. Bei der Instruction-Queue handelt
es sich um einen vierstufigen 4-Byte-Buffer, mit dem
der Durchsatz in der Ausfuhrung der Maschinenbe-
fehle durch Prefetching erhéht wird.

Die M16C-Familie unterstitzt zahlreiche Adressie-
rungsarten, die sich in drei Gruppen unterteilen las-
sen: General-, Special- und Bit-Modus. Die General-
und Bit-Modis unterscheiden sich darin, dass der Bit-
Modus nur fur die Bitmanipulation vorgesehen ist. Mit
dem General- und dem Bit-Modus kann ein Adressbe-
reich von $0000 bis $FFFF adressiert werden. Der
Special-Modus kann bis $FFFFF adressieren. Nach-
folgend eine Auflistung der Adressierungsarten [16].

General-Modus: registerdirekte, absolute, Adressre-
gister-indirekte und relative, SB- und FB-relative, un-
mittelbare und SP-relative Adressierungen.
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Bit-Modus: registerdirekte, absolute, Adressregister-
indirekte und relative, SB- und FB-relativ und FLG-
direkte Adressierungen.

Special-Modus:  20-Bit-absolute, Adressregister-
relative mit 20-Bit-Displacement, 32-Bit-Adress-
register-indirekte, 32-Bit-registerdirekte, Kontrollregis-
terdirekte sowie PC-relative Adressierungen.

2.2. Referenzmodell

Das Referenzmodell dient sowohl der schnellen
Uberprifung als auch der umfassenden Verifikation
der Registertransferbeschreibung von der M16C-
CPU. Das Referenzmodell beruht auf der algorithmi-
schen Verhaltensbeschreibung. Das Bild 3 zeigt in der
Ubersicht einzelne VHDL-Software-Module. Es ist zu
erkennen, dass sich das Referenzmodell und die Re-
gistertransferebene ein gemeinsames Package sowie
eine Entity teilen. In einem zentralen Package sind al-
le gemeinsam verwendeten Konstanten und Datenty-
pen definiert. Die Entity M16CPU enthalt die Schnitt-
stellenbeschreibung mit generischen Konstanten des
Soft-Core-Prozessors und wird bei der Implementie-
rung sowohl des Referenzmodells als auch in der Re-
gistertransferbeschreibung gemeinsam benutzt.

Package

M16CPU

Y
Package
| E—

A

Entity

A

A J

Referenz-
modell

Registertransfer-
beschreibung

Bild 3: Software-Module und deren Abhangigkeiten.

Fur die Registertransferbeschreibung sind weitere
Software-Module vorgesehen, die nach funktionellen
Aspekten bspw. in PC-, ALU-, Registerfile-Beschrei-
bungen gegliedert sind. In den Abschnitten 5 und 6
wird ndher auf die Umsetzung der Registertransferbe-
schreibung eingegangen. Das Referenzmodell ist in
einer Datei enthalten, und wird um weitere Pakete
z.B. mit abstrakten Datentypen oder Konvertierungs-
funktionen erweitert. Die Grundstruktur des Refe-
renzmodells beruht im Wesentlichen auf einer Haupt-
schleife, innerhalb deren sich eine CASE-Anweisung

befindet. Mit Hilfe dieser Anweisung werden Maschi-
nenbefehle mit den dazugehérigen Adressierungsar-
ten dekodiert und weiter in entsprechenden Unterpro-
grammen in einzelnen Schritten ausgefihrt.

3. Werkzeuge

Fur die Entwicklung des Soft-Core-Prozessors stehen
folgende Werkzeuge zur Verfiigung:

IAR Embedded Workbench: Der Workbench stellt
uns eine Umgebung bereit, mit der die Testprogram-
me entwickelt werden. Hierzu wird die Software von
IAR System in der Version 3.40 Kickstart verwendet.
In diesem Softwarepaket sind Assembler, Linker, C-
Compiler sowie ein Simulator enthalten, mit dem die
Testprogramme ausgefiihrt werden.

Mentor Graphics Modelsim: Um die Testumgebung
des Soft-Core-Prozessor zu entwickeln, wurde der
VHDL-Simulator ModelSim XE Il 6.2g eingesetzt. Die
Software enthélt einen VHDL-Compiler und einen Si-
mulator. Der Simulator stellt eine Umgebung bereit,
innerhalb welcher der Soft-Core-Prozessor ausgefihrt
und auf Richtigkeit hin laut Spezifikation Uberprift
werden kann.

Xilinx ISE Project Navigator: Zur Synthese der Re-
gistertransferbeschreibung des Soft-Core-Prozessors
wird der ISE Project Navigator von Xilinx eingesetzt.
Als Zieltechnologie dient eine Spartan 3 XC3S200 der
Firma Xilinx. Fur die Konfiguration des Blocks RAM
wird der Xilinx Core Generator verwendet. Die Initiali-
sierungsdateien fur den Block RAM werden mittels
der Software Data2Bram unter der Version Da-
ta2Mem erstellt.

Entwicklungsboard: Als Entwicklungsboard wird das
Spartan 3 Starter Kit-Board Rev. E von der Firma
Xilinx eingesetzt [14].

4. Testumgebung

Die M16C-CPU hat 91 verschiedene Befehle und 21
Adressierungsarten. Fir jeden der 91 Befehle und 21
Adressierungsarten wurde ein eigenes Testprogramm
geschrieben. Zum Testen wurden insgesamt 550
Testprogramme mit 550 Testdateien entwickelt, was
in der Summe 28287 Assemblercodezeilen ergibt.

Die Testumgebung, die schematisch in Bild 4 zu se-
hen ist, besteht aus drei Entities:

e die Entity M16CPU mit VHDL-Beschreibungen
des Prozessorkerns in zwei Versionen: algorith-
mische Verhaltensbeschreibung und Register-
transferbeschreibung.

MPC-Workshop, Juli 2010

13



HOCHSCHULE
-. KONSTANZ
-. UNIVERSITY OF

APPLIED SCIENCES

M16C als Soft-Core-Prozessor

e die Entity Dual_Port_RAM enthalt eine verhal-
tensorientierte  VHDL-Beschreibung des Dual-
Port-Speichers. Diese Beschreibung umfasst u.a.
Unterprogramme zum Lesen von Assemblerda-
teien im HEX-Format.

e die Entity M16CPU_tb ist die steuernde Instanz
fir den gesamten Test. Sie erzeugt u.a. Steuer-
signale fir die Entity ML6CPU und fir die Entity
Dual_Port_RAM.

DatenAdrBus
ProgAdrBus
Mi6CPU  |FT09BUS Dual_Port_RAM
DatenBusRAM
DatenBusCPU
i i ! Steuer-
Reset | CLK signale
M16CPU_tb

Bild 4: Testumgebung des Soft-Core-Prozessors.

4.1. Testablauf

Der M16CPU wird mit der Software ModelSim getes-
tet. Die Entity M16CPU _tb ladt dazu Testprogramme
in den Dual_Port_Speicher, die durch die M16CPU
ausgefuhrt werden. Als Ergebnis eines Testpro-
gramms dienen definierte Werte im Speicher, welche
in der Entity M16CPU_tb mittels einer Testdatei ver-
gleichen kann. Der gesamte Testablauf von Laden bis
zum Vergleich der Werte erfolgt voll automatisiert.

4.2. Testprogramme

Die Testprogramme wurden in Gruppen aufgeteilt um
bestimmte Einheiten des Prozessorkerns zu testen.
Der Befehl MOV testet samtliche Adressierungsarten
des Prozessors und damit die Adresseinheit.

Das Beispielprogramm im Listing 1 zeigt ein Testpro-
gramm fir den MOV-Befehl mit absoluter Adressie-
rungsart. Zunachst wir die Funktion getestet indem
ein Wert in den Speicher kopiert wird und durch die
Testumgebung verifiziert wird. AnschlieBend wird das
setzen der Flags Uberpruft.

/*
Test fur Befehl MOV\Format
G\SRC_Immediate\dest_absolute\Byte

ok F % %

Voraussetzungen:
der STC-Befehl muss funktionieren

NAME main
PUBLIC main
ASEGN  RESET:CONST, OxFFFFC
DC32 main
RSEG CODE
main

// unter 005FH soll der Wert OOFBH stehen
MOV.B #OFBH,O005FH

// Test des Sign-Flags

MOV.B #OFFH,006FH

// Das S-Flag sollte gesetzt sein

STC FLG,0064H

// speichert das FLG an der Stelle 0064H
// Das Bit(4) bei 0064H muss gesetzt sein

// Test des Zero-Flags

MOV.B #00H,007FH

// Das Z-Flag sollte gesetzt sein

STC FLG,0074H

// speichert das FLG an der Stelle 0074H
// Das Bit(3) bei 0062H muss gesetzt sein

NOP
END main

Listing 1: Assemblercode eines Testprogrammes.

Zum Uberpriifen des Testprogramms ist eine Testda-
tei notwendig wie im Listing 2 auszugsweise gezeigt,
welche die Spezifizierten Adress-Werte-Paare enthalt.

Die Datei beschreibt an welcher Speicheradresse ein
definierter Wert vorzufinden ist. Fuhrt der Soft-Core-
Prozessor ein Schreibzugriff auf die Speicheradresse
aus, wird anschlieRend tberprift ob der Wert mit dem
erwarteten Wert Ubereinstimmt.

-- Adresse Wert
a'"00005f"  w"FB"
a'"000064"  w'"08"
a'000074"™  w'"04"

Listing 2: Adress-Werte-Paare einer Testdatei.

In dem Bild 5 wird die Anbindung des Soft-Core-
Prozessor (M16CPU) schematisch dargestellt. Der
Speicher fir den M16CPU wird als Dual Port RAM
beschrieben. Hierzu wird der Block RAM, der durch
den FPGA zu Verfligung gestellt, wird verwendet.

DatenAdrBus
ProgAdrBus

| ¥ Y

PortA | PortB

M16CPU Dual Port RAM

‘ 1— ProgBus |PortA | PortB‘
DatenBusRAM
DatenBusCPU

Bild 5: Blockschaltbild M16CPU und Speicher.
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5. Soft-Core-Architektur

5.1. Steuerwerk

Der Soft-Core-Prozessor M16C wird mit einem mik-
roprogrammierbaren Steuerwerk ausgestattet, wo-
durch der Verbrauch an FPGA-Ressourcen (Slices)
reduziert werden kann. AuRerdem ermdglicht eine
solche Ldsung eine flexible Umsetzung von Maschi-
nenbefehlen auf Sequenzen von Mikroinstruktionen.
Jede Mikroinstruktion aktiviert einige Registertrans-
feroperationen, die im gleichen Takt stattfinden.

IR
MUX,
Sell 1 0 3 B3
41 Co| 2 B,
MUX; 1 B,
0 B,=0
HPM Adr
rst -
ck—  HIR
4 l l ‘— sel,

Steuersignale
Bild 6: Aufbau eines mikroprogrammierbaren Steuerwerks.

Das Bild 6 zeigt die Grundstruktur des Steuerwerks
auf der Registertransferebene. Der Mikroprogramm-
speicher yPM mit dem dazugehdrigen Mikroinstrukti-
onsregister pIR wird durch synchrone Block RAMs im
FPGA [8] realisiert. Neben dem Block RAM enthalt
das Steuerwerk auch einen Adressgenerator auf der
Basis zweier Multiplexer und eines Inkrementierers.
Im Steuerwerk wird sowohl Steuersignalen firs Re-
chenwerk als auch Folgeadresse und Auswahlsignale
fur steuerwerksinterne Ablaufe bereitgestellt.

Der Multiplexer MUX; selektiert mit Hilfe des Aus-
wahlsignals sel; eine von zwei Quellen zum Adressie-
ren des Mikroprogrammspeichers. Die erste Quelle ist
der Operationscode aus dem Befehlsregister IR, der
als Startadresse der dazugehdrenden Sequenz von
Mikroinstruktionen interpretiert wird. Die zweite Quelle
ist die Adresse Adr der momentan ausgefiihrten Mik-
roinstruktion. Diese Adresse kann mit Hilfe des
Inkrementierers beim Bedarf modifiziert werden, so
dass bedingte Verzweigungen und somit auch Schlei-
fen im Mikroprogrammcode méglich sind. Dazu wird
der Inkrementierer mit dem Signal ¢, aus dem Multi-

plexer MUX, gesteuert. Der Multiplexer MUX, selek-
tiert mit Hilfe des Steuersignals sel, eine von mehre-
ren Eingangsbedingungen By bis Bs. In der Abhéngig-
keit vom aktuellen Stand der selektieren Bedingung
Bseo Wird die Adresse Adr entweder um 1 erhéht (bei
Bseo=1) oder nicht modifiziert (bei Bge»=0). Fir jede
bedingte Verzweigung im Mikroprogrammcode wer-
den im Mikroprogrammspeicher zwei benachbarte
Speicherzellen (mit den Adressen k und k+1) mit zwei
Mikroinstruktionen belegt, die Steuersignale und Fol-
geadressen fiir die Bedingungen Bge»=0 und Bgep=1
enthalten. Die Eingangsbedingung B, ist permanent
mit dem Wert 0 belegt und fiir unbedingte Ubergange
vorgesehen. Die Bedingungen B;, B, und Bs; kdnnen
bspw. durch Zustandsbits aus dem Flagregister FLG
der CPU beeinflusst werden.

5.2. Rechenwerk

Die Einheiten des Rechenwerks sind wie Bild 7 er-
sichtlich, Giber einen internen Bus verbunden. Nach-
folgend werden alle Komponenten in lhrem Aufbau
und Funktionalitat beschrieben.

Registerbanke: Die M16C-CPU hat zwei Register-
banke, in denen sich vier universelle 16-Bit-Register
RO bis R3, zwei 16-Bit-Adressregister AO bis Al und
ein 16-Bit-Frame-Base-Register FB befinden. Uber
das Steuerbit B im Flagregister FLG lassen sich die
Registerbénke auswahlen. Die Registerbénke werden
im Soft-Core-Prozessor mit Hilfe von Look-Up-
Tabellen realisiert [13].

Adress- > > Register-
einheit — > banke

Spezial- - ~

register ALU

SB < >
- il

ISP <

UsP  [< >

INTB l< =/ Interner Bus

PC [< —

Bild 7: Struktur des Rechenwerks.

ALU: Die arithmetisch/logische Einheit ALU ist fur 16-
Bit-Operationen ausgelegt und stellt die gangigen
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M16C als Soft-Core-Prozessor

Funktionen zur Verfligung: Additionen und Subtrakti-
onen mit und ohne Carry, Schiebe- und Rotations-
operationen, logische Operationen, vorzeichenlose
und —behaftete Multiplikationen und Divisionen sowie
spezielle Operationen wie die Berechnung der Sum-
me von Produkten (RMPA) oder bedingte Bittransfer-
operationen (BMCnd).

Adresseinheit: Die Implementierung samtlicher Ad-
ressierungsarten erfolgt einheitlich in einer Adress-
einheit, die als eine separate Komponente in dem
Prozessorkern enthalten ist.

Spezial Register: Die Register SB, USP, ISP, FLG,
INTB werden Uber Signale realisiert. Der Programm
Counter ist ein 20-Bit-Addierer mit Lademdglichkeiten.
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Zusammenfassung

Wie im Umfeld der Softwareentwicklung findet

sich auch im Bereich der Hardware der Open-
Source-Gedanke. Mit Hardware sind in diesem
Zusammenhang  synthetisierbare = Peripherien
gemeint, mit denen einfache digitale Systeme bis
hin zu komplexen Systems-on-Chip erstellt werden
konnen.
Auf der proprietiren Seite ist Xilinx einer von
mehreren Anbietern, der nicht nur FPGAs, son-
dern auch synthetisierbare IP Cores zusammen mit
einem umfangreichen Softwarepaket kommerziell
anbietet. Auf der anderen Seite bietet die Open
Cores Community solche IP Cores unter einer
Open-Source-Lizenz an und empfiehlt als Bus-
system den Wishbone Bus (WB). Um proprietiire
und frei erhiltliche IP Cores miteinander zu
kombinieren, ist eine Busbriicke notig, da meist
unterschiedliche Schnittstellen verwendet werden.
Diese Ausarbeitung beschreibt eine PLB-to-WB
Bridge, die eine solche Kombination ermoglicht.
Neben dem Aufbau der PLB-to-WB Bridge werden
auch das Bus Functional Model und ein Beispiel-
system vorgestellt.

Schliisselbegriffe:  Systembusse,  Systems-on-Chip,
PLB, Wishbone, Bus Bridge, PLB-to-WB Bridge, Bus,
Briicke, IP Cores

1 Einleitung

Schon seit den Anfiangen der Rechnersysteme spielen
verschiedene Bussysteme eine entscheidende Rolle in
der Datenkommunikation zwischen einzelnen Kompo-
nenten innerhalb von Rechnersystemen oder auch zwi-
schen mehreren Rechnersystemen.

Prinzipiell lassen sich Busse in serielle und parallele
Busse unterscheiden [1]. Bekannte Beispiele fiir seri-
elle Busse sind u. a. der Universal Serial Bus (USB),
Serial Advanced Technology Attachment (SATA) oder
der Inter-Integrated Circuit (I2C)). Bei den paralle-
len Bussen bilden Peripheral Component Interconnect
(PCI), Industry Standard Architecture (ISA) oder der
Accelerated Graphics Port (AGP) populire Beispiele.

Je nach den Komponenten, die iiber einen Bus kom-
munizieren, konnen parallele Bussysteme auch in die
Kategorien Systembusse und Peripheriebusse und seri-
elle Bussysteme in Rechnernetze und Prozessbusse un-
terteilt werden [4], wobei dieser Artikel den Fokus auf
die System- und Peripheriebusse fiir Systems-on-Chip
richtet.

Xilinx setzt in seinen auf MicroBlaze und PowerPC
basierenden Systemen den von IBM entwickelten Pro-
cessor Local Bus (PLB) ein, der einer von drei Bus-
sen der CoreConnect Bus Architecture' ist. Mit die-
sem werden in einem typischen System-on-Chip der
Speicher sowie verschiedene Peripherieblocke mit dem
Prozessor verbunden. Ein solches System kann mit der
Software Xilinx Platform Studio (XPS), das ein Teil
des Embedded Development Kit (EDK) ist, auf einer
grafischen Oberflache schnell und einfach zusammen-
gestellt werden. Hierfiir miissen jedoch fiir die einzel-
nen Intellectual Property (IP) Cores sowie auch fiir die
Software die jeweiligen Lizenzen erworben werden.
Neben diesen proprietdren IP Cores bietet die Open-
Cores Community? Peripherien an, die frei® erhiltlich
sind.

Das Ziel des in diesem Beitrag beschriebenen Projekts
ist die Verwendung von WB-kompatiblen IP Cores in
einem MicroBlaze basierenden System-on-Chip.

1.1 Processor Local Bus

Der PLB ist ein komplexer synchroner Bus, der aus
einem separaten Adressbus, einem Schreibe- und Le-
sebus sowie aus Steuerleitungen besteht. Dabei wird
das Pipelining von Adressen, iiberlappende Lese- und
Schreibtransfers sowie eine Datenbusbreite von 32 Bit
bis zu 128 Bit unterstiitzt [2]. Als Transfertypen kom-
men Single Transfers, Line Transfers und Burst Trans-
fers in verschiedenen Auspriagungen zum Einsatz. Mit
dem PLB ist es moglich, maximal 16 Slaves mit ma-
ximal 16 Masters zu verbinden. Ein sogenannter Arbi-
ter (Schiedsrichter) entscheidet dariiber, welcher Mas-

'Die CoreConnect Bus Architecture besteht aus dem Processor
Local Bus, dem On-chip Peripheral Bus und dem Device Control
Register Bus.

Zhttp://Opencores.org

3Meist durch die Open-Source-Lizenzen GPL, LGPL oder BSD
geschiitzt.

MPC-Workshop, Juli 2010

17


mailto:christian.haettich@gmx.de
mailto:frank.kesel@fh-pforzheim.de

18

HOCHSCHULE PFORZHEIM ==

PLB-to-WB Bridge

ter den Bus nutzen darf.

1.2 Wishbone Bus

Der WB ist wesentlich einfacher strukturiert als
der PLB und besteht aus einem Adressbus, einem
Schreibe- und Lesebus sowie aus Steuerleitungen. Die
WB-Spezifikation definiert dabei weder die Bustopolo-
gie noch elektrische Vorgaben. Die GroBe des Adress-
busses wie auch des Datenbusses ist modular definiert
und lediglich dem Datenbus ist eine Grenze von 64
Bit gesetzt [3]. Auch die Transfertypen sind wesent-
lich einfacher gestaltet als beim PLB. Die Spezifikation
sieht die folgenden drei Arten vor*: Single Read/Wri-
te Cycles, Burst Read/Write Cycles und Read-Modify-
Write (RMF) Cycles [3].

1.3 Vergleich

Beide Bussysteme sind synchrone Busse, die sich in ih-
rer Komplexitit unterscheiden, wie Tabelle 1 verdeut-
licht.

Kategorie PLB WB
Anzahl Slave Verbindungen 36 13
Anzahl Master Verbindungen 33 13
Anzahl unterschiedlicher Transfertypen 8 5
Adress Pipelining v
Uberlappende Transfers v

Tabelle 1: Unterschiede zwischen PLB und WB. Bei
den Verbindungen wurden einfach alle Top Level Ports
gezihlt.

1.4 Busbriicken und -hierarchien

Eine Busbriicke wird verwendet, um zwei gleiche oder
verschiedene Bussysteme miteinander zu verbinden.
Der Grund fiir den Einsatz einer Busbriicke kann ver-
schiedener Natur sein. Zum einen konnen damit Bus-
hierarchien gebildet werden (siche [4]) und zum ande-
ren erlaubt eine Busbriicke die Verwendung von Peri-
pherien mit unterschiedlichen Busschnittstellen in ei-
nem System, wie es auch das Ziel dieses Projektes ist.
In Abbildung 1 ist eine Bushierarchie dargestellt. Da-
bei werden in der Regel langsamere Peripherien zu-
sammen auf einem langsameren Bus (hier der ISA-
Bus) und schnellere Peripherien auf einem schnelleren
Bus (hier der PCI-bus) gruppiert. Die Verbindung zwi-
schen den Bussen wird dann durch eine Busbriicke her-
gestellt. Der Vorteil der Hierarchie ergibt sich daraus,
dass die Briicke einen Puffer beinhaltet. Schreibende
Zugriffe iiber die Briicke konnen dadurch schnell er-
folgen, auch wenn eine langsame Peripherie angespro-
chen wird. Dies gilt jedoch nicht fiir Lesezugriffe.

4Wishbone Classic Bus Cycles nach Revision B.3

Prozessor
Prozessorbus
HostVPCl-|  [PANT |[VGA-
Bridge Karte

I Controller

{

PCI/ISA-
ion- Floppy- .
Expansion- | IHEPY" || Audio
Controller

2 ) )

Abbildung 1: Beispiel fiir eine Bushierarchie: Langsa-
me Peripherien sind mit dem ISA-Bus verbunden und
schnellere Peripherien mit dem PCI-Bus (vgl. [4]).

2 Aufbau
Bridge

der PLB-to-WB

Die PLB-to-WB Bridge bindet einen WB an einen PLB
an und ermoglicht die Verwendung von WB kompati-
blen IP Cores in einem MicroBlaze System. Die Ar-
chitektur der Briicke basiert grundlegend auf First In
- First Out Speichern (FIFOs), die sowohl als Puffer
als auch zur Entkoppelung der beiden Taktdominen
dienen. Mit der Xilinx Anwendung Core Generator
kann ein solches FIFO erstellt und konfiguriert werden.
Dabei stehen fiir die Implementierung vier verschiede-

Address
< Management |,
Unit

""" Status
> Unit

A 4

< Transfer
| Control e
Unit

Read
» Buffer

v
Processor Local Bus

h 4

Wishbone Bus

Write |,
< Buffer

Abbildung 2: Architektur der PLB-to-WB Bridge

ne Arten fiir FIFOs zur Verfiigung, die aber alle mit
einem separaten Lese-und-Schreib-Taktsignal konfigu-
riert werden konnen. Durch die Verwendung der FIFOs
wird die Entkoppelung der beiden Taktdoménen in die
FIFOs verlagert und muss im restlichen Design nicht
mehr beachtet werden.

Die PLB-to-WB Bridge implementiert auf der PLB-
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(a) Schreibtransfer (b) Lesetransfer
Abbildung 3: Datenfluss eines Schreib- und eines Le-
setransfers

Adressbereich zugeordnet, tiber den die WB Periphe-
rien angesprochen werden konnen. Bei einem Schreib-
transfer wird das Wort zusammen mit der Adresse von
einem PLB Master an die Briicke tibergeben, die dann
das Wort an die angegebene Adresse auf der WB-Seite
schreibt (Abb. 3(a)). Durch die Pufferung kann dies
(innerhalb eines Taktzyklus, wenn die Puffer nicht voll
sind) sehr schnell durchgefiihrt werden. Bei einem Le-
setransfer wird erst die Adresse an die Briicke iiber-
geben. Diese liest das gewiinschte Wort auf der WB-
Seite und stellt es dann fiir den PLB Master bereit
(Abb. 3(b)). Ein solcher Lesetransfer dauert wesentlich
ldnger als ein Schreibtransfer, da der PLB Master auf
die Briicke warten muss. Zusitzlich zu dem Adressbe-
reich, der auf dem WB abgebildet wird, gibt es einen
zweiten Adressbereich, in dem vier Statusregister der
Briicke angesprochen werden konnen.

Abbildung 2 zeigt den Aufbau der PLB-to-WB Bridge,
deren Komponenten im Folgenden erldutert werden.

2.1
2141

Komponenten
Status Unit

Eine Problematik bei gepufferten Schreibtransfers ist,
dass nachtriglich Busfehler auf der WB-Seite entste-
hen konnen. Hierfiir wurde eine Status Unit (STU) im-
plementiert, die die Information (Adresse und Datum
des fehlgeschlagenen Schreibtransfers) in den Status-
registern auf der PLB-Seite zur Verfiigung stellt. Die
STU erzeugt einen Interrupt und die Software kann
dann durch einen Registerzugriff entscheiden, ob der
Schreibtransfer wiederholt oder abgebrochen werden
soll.

Des Weiteren bietet die PLB-to-WB Bridge eine
Interrupt-Schnittstelle auf der WB-Seite an. Diese
Schnittstelle ermdglicht es, einen Interrupt Request
(IRQ) auf die PLB-Seite weiterzuleiten. Diese Aufga-
be wird auch von der STU iibernommen. Zusitzlich
erkennt die STU, ob der WB zuriickgesetzt wurde. In
einem solchen Fall sind die gepufferten Daten in der
Briicke nicht mehr giiltig und durch einen Registerzu-
griff kann die Software dann einen Soft Reset durch-
fiihren.

2.1.2 Address Management Unit

Neben der STU gibt es auch eine Address Manage-
ment Unit (AMU), die die Pufferung der Adressen und
das Adress-Pipelining implementiert. Zusétzlich zur

wB PLB wB PLB
address address address address
space space space space
0x00000000 0x00000000 0x00000000 0x00000000
P = Sl Status-Regs.
_ -~ Status Regs. DR
Pites =
Oxffffffff Oxffffffif Oxffffffff Oxffffffif

(a) Positiver Versatz (b) Negativer Versatz
Abbildung 4: Beispiel fiir Versetzung der Adressberei-
che (von PLB nach WB)

Pufferung besteht auch die Moglichkeit, eine positive
oder negative Versetzung der Adressbereiche statisch
zu definieren. Hiermit wird von jeder Adresse, die auf
der WB-Seite angelegt wird, ein fester Wert addiert
(Abb. 4(a)) oder subtrahiert (Abb. 4(b)). Je nach An-
forderungen ist dadurch ein flexibler Systementwurf
moglich.

2.1.3 Schreib- und Lesepuffer

Die beiden Schreib- (WBF) und Lesepuffer (RBF) in
Abbildung 2 sind durch FIFOs implementiert, weshalb
keine zusitzliche Hardware an dieser Stelle erforder-
lich ist.

2.1.4 Transfer Control Unit

In der Mitte (Abb. 2) befindet sich die Transfer Control
Unit (TCU), die alle anderen Komponenten steuert.
Zusitzlich interagiert die STU mit fast allen’ Steuersi-
gnalen auf WB- und PLB-Seite. Hierfiir gibt es einen
Automaten auf WB-Seite, der dort die jeweiligen
Bus-Transfers durchfiihrt, und zwei Automaten auf der
PLB-Seite. Auf dieser Seite werden zwei Automaten
implementiert, da die PLB-Spezifikation sogenannte
iiberlappende Transfers beschreibt. Dabei konnen ein
Lese- und Schreibtransfer gleichzeitig durchgefiihrt
werden. Einen sogenannter Watchdog-Timer auf WB-
Seite verhindert zusitzlich ein Blockieren der Bridge,
falls auf eine nicht giiltige Adresse zugegriffen wird.
Der Zeitraum, nachdem der Watchdog den Transfer
abbricht, ist parametrisierbar.

SLediglich die Bestitigung einer zweiten Adresse beim Pipeli-
ning wird durch die AMU selbtstindig durchgefiihrt.
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3 Entwickeln mit dem Bus
Functional Model

Das Bus Functional Model (BFM) wurde, wie auch der
PLB, von IBM entwickelt und ermoglicht eine einfache
und dezidierte Simulation von Buszyklen, bei der nicht
das gesamte System mit dem Prozessor simuliert wer-
den muss, was die Simulationsdauer verringert. Au-
Berdem ist es nicht notig, einen Assembler- oder C-
Code zu schreiben, der die gewiinschten Buszyklen er-
zeugt. Im Allgemeinen besteht das BFM aus drei Ein-
heiten:

e OPB Toolkit
e PLB Toolkit
e DCR Toolkit®

Mit diesen konnen Simulationsmodelle fiir die gesamte
Core-Connect-Architektur erstellt werden. Da in die-
sem Projekt nur der PLB zum Einsatz kommt, wird das
PLB Toolkit im folgenden Abschnitt niher beschrie-
ben.

Das PLB Toolkit, welches bei Xilinx speziell auf das
EDK angepasst erhiltlich ist, beinhaltet folgende Kom-
ponenten:

e PLB Master

e PLB Slave

e PLB Monitor

BFM Synchronization Bus

xilbfl: Bus Functional Language Compiler

Mit dem PLB Master und dem PLB Slave kénnen Peri-
pherien am PLB abstrakte simuliert werden. Der PLB
Monitor hingegen dient lediglich der Uberwachung des
richtigen Verhaltens aller Peripherien, die an den PLB
angeschlossen sind. Das Verhalten und Setup des PLB
Master, des PLB Slave und des PLB Monitor kann mit
der sogenannte Bus Functional Language (BFL) be-
stimmt werden. Der BFL-Quellcode wird danach mit
dem BFL-Compiler xilbfl tibersetzt. Das Resultat ist ei-
ne fiir den Simulator’ passende Script-Datei, die vor
dem Starten der Simulation ausgefiihrt wird, um die
entsprechende Peripherie zu konfigurieren.

%Das DCR Toolkit ist fiir Xilinx Platform Studio nicht verfiigbar.

7Zum Zeitpunkt des Verfassens dieses Beitrags wird nur der Mo-
delSim Simulator unterstiitzt, der auch bei diesem Projekt zum Ein-
satz kommt.

set_device (
path=/system_tb
/dut
/plb_bfm_master_32
/plb_bfm master_ 32
/master,device_type=plb_master)
configure (msize=00)

mem_update (addr=£2000000,data=01112233)
mem_update (addr=£2000004, data=44556677)
mem_update (addr=£f2000008, data=8899%aabb)
mem_update (addr=£f200000c, data=ccddeeff)
mem_update (addr=£3000000,data=01112233
mem_update (addr=£3000004, data=44556677
mem_update (addr=£3000008, data=889%aabb
mem_update (addr=£f300000c, data=ccddeeff

write (addr=£2000000, size=0001,
write (addr=£3000000, size=1010,
read (addr=£2000000,size=0000,
read (addr=£3000000,size=0000,

be=0001)

be=0011)
be=1111)
be=0011)

Programmauflistung 1:
einen PLB Master

BFL-Beispiel fiir

Programmauflistung 1 zeigt ein Beispiel fiir einen PLB
Master. In den Zeilen eins bis sieben werden der Pfad
der Peripherie und dessen GroBen angegeben. Danach
folgt in den Zeilen neun bis 17 die Definition des Spei-
cherinhalts, der dann in den Zeilen 19 und 20 an die
Adresse 0x£2000000 und 0x£3000000 geschrie-
ben wird. Stimmt bei einem Lesezyklus (Zeilen 21 und
22) das gelesene Wort mit dem Wort aus dem Speiche-
rinhalt nicht liberein, wird eine Fehlermeldung ausge-
geben.

Zusitzlich kann ein PLB Monitor zur Uberwachung
genutzt werden. Zeigt irgendein Signal einer PLB-
Peripherie ein falsches Verhalten, wird dies ebenfalls
durch eine Fehlermeldung ausgegeben. Ein typisches

3
[2e]
BFM — ]
Monitor o
S  [Test-
e P
5 PLB 2 Memory
BFM 2 & tO » O
Master 3 Wiz s
° Bridge = [Test-
o ¢ »Memory
2
BFM
Master q o

Abbildung 5: Beispielsystem zur Simulation der PLB-
to-WB Bridge

Simulationssystem fiir dieses Projekt ist in Abbildung
5 zu sehen. Mit den beiden BFM Masters werden Bus-
zyklen auf dem Testspeicher auf der WB-Seite initiiert.
Dieser Testspeicher ist ein fiir dieses Projekt speziell
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entwickelter Speicher, mit dem verschiedene Situatio-
nen, wie WB Errors oder WB Retries, simuliert werden
konnen. Zudem erlaubt dieser Speicher die Konfigura-
tion der Lese- und Schreibverzégerung.

In der Mitte von Abbildung 5 ist die Busbriicke zu er-
kennen, die die Buszyklen umsetzen muss.

Aufgrund der inkrementellen Vorgehensweise bei die-
sem Projekt sind mehrere solcher Testsysteme, bei de-
nen die Briicke mit mehreren Testfillen auf ihr rich-
tiges Verhalten getestet wird, entstanden. Durch eine
Makefile-gesteuerte Struktur konnen alle Testfélle mit
einem Aufruf durchlaufen werden.

4 Xilinx XPS

Die Integration der PLB-to-WB Bridge sowie weiterer
WB-Peripherien in den Xilinx-Arbeitsablauf zur Ge-
nerierung von Systems-on-Chip ist ebenso Teil dieses
Projekts. Ein WB Peripheral Repository beinhaltet al-
le WB-Peripherien, wobei der Aufbau und die Struk-
tur des Repository von Xilinx vorgegeben sind. Wird
dann der Pfad zu diesem Repository in der Projektkon-
figuration angegeben, konnen alle Peripherien, die sich
darin befinden mit dem XPS genutzt werden. Die Ord-
nerstruktur des Repository ist in Abbildung 6 ersicht-
lich. Fiir jede Peripherie existiert ein Ordner in pco-

hardware

__ —data
doc
“hdl— yhq

plb_to_wb_bridge_v1_00_a

pcores
___ data
doc

uart v1_00_a =
} hdl— yhq

WishbonelPLib

\

drivers

data

——— (o6
hdl—gr¢

.

uart_v1_00_a

/

plb_to_wb_bridge_v1_00_a

__data
—— 6
—hdl—gr¢

: software
Abbildung 6: Ordnerstruktur des WB Repository

res (fiir die Hardware) und ein Ordner in drivers (fiir
die Software). In hdl->vhdl bzw. in src befinden sich
die Quellcodedateien und in den Ordnern data die Da-
teien, die von XPS genutzt werden, um die Peripheri-
en und die Treiber in das System zu integrieren und
zu synthetisieren bzw. zu kompilieren. Von Bedeutung
fiir die Integration von Peripherien ist die Microproces-
sor Hardware Specification-Datei (MHS), die im data-
Ordner zu finden ist. Anhand dieser Datei wird fiir XPS
definiert, wie das Interface der Peripherie aufgebaut
ist, wie die einzelnen Signale verbunden werden sollen

und welche Werte den Top Level Generics zugewie-
sen werden sollen. Des Weiterein ist im data-Ordner
auch eine Peripheral Analyze Order-Datei (PAO) vor-
handen, die festlegt, welche HDL-Dateien in welcher
Reihenfolge synthetisiert werden.

Eine dhnliche Struktur ist auf der Softwareseite gege-
ben.

4.1 Problematik bei der Integration

von WB-Perihperien

Viele WB IP Cores werden nicht nur durch Gene-
rics parametrisiert, sondern auch mithilfe von HDL-
Dateien. Eine Konfiguration dieser HDL-Dateien mit-
tels XPS-GUI ist jedoch mit einem hoheren Aufwand
verbunden und wird in diesem Projekt nicht weiter ver-
folgt.

Indessen besitzt das XPS auch eine TCL-Schnittstelle
(die leider von Xilinx nicht dokumentiert ist), mit
der eine Autogenerierung dieser Konfigurationsdatei-
en moglich sein sollte.

4.2

In Tabelle 4.2 sind alle IP Cores aufgelistet, die zu-
sdtzlich zur PLB-to-WB Bridge in das Repository in-
tegriert wurden.

Integrierte Peripherien

Name Beschreibung

wb_conbus  Wishbone Bus und Arbiter

uart Universal Asynchronous Receiver/Transmitter
gpio General Purpose Input Output

or1200 OpenRisc CPU

Tabelle 2: Integrierte IP Cores, die auf http: //www.
opencores.orq frei erhiltlich sind.

5 Beispielsystem

In diesem letzten Abschnitt wird ein Beispielsystem,
das u.a. die PLB-to-WB Bridge beinhaltet, prisen-
tiert. Dieses System ist zwar sehr einfach aufgebaut
(Abb. 7), veranschaulicht aber dennoch die wesentli-
chen Grundfunktionalititen der Busbriicke.

5.1

Auf der PLB-Seite befindet sich der MicroBlaze Soft
Processor von Xilinx, der die Instruktionen und Da-
ten aus dem daneben liegenden BRAM liddt. Der
Interrupt-Controller XIntc sammelt alle Interrupts ein
(wobei sich dies in diesem einfachen Beispielsystem
auf den Interrupt der PLB-to-WB Bridge reduziert)
und ist iiber eine weitere Interrupt-Verbindung (in Ab-
bildung 7 zur Vereinfachung nicht eingezeichnet) mit

Beschreibung der Hardware
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Abbildung 7: Sehr einfaches Beispielsystem fiir die Xi-
linx ML501 Evaluation Platform mit einem Virtex-5
FPGA

dem MicroBlaze verbunden. Zusitzlich ist noch ei-
ne Hardware-Debug-Einheit auf der PLB-Seite vor-
handen, die es erlaubt, den MicroBlaze zu debuggen.
Auf der WB-Seite befindet sich ein weiterer Soft-
Prozessor: der OR1200, ein 32-Bit-RISC-Prozessor
mit einer Harvard-Mikroarchitektur, einer fiinfstufi-
gen Pipeline, einer elementaren DSP-Unterstiitzung
und ein Prozessor, der den Einsatz eines virtuellen
Speichers ermoglicht. Im Beispielsystem bezieht der
OR1200 die Instruktionen und Daten vom BRAM auf
der WB-Seite. Zudem finden sich eine General Pur-
pose Input Output-Einheit (GPIO) und eine Universal
Asynchronous Receiver Transmitter-Einheit (UART)
auf der WB-Seite. Die Interrupt-Ausginge der GPIO-
und UART-Einheit sind mit der Briicke verbunden, wo-
bei der Interrupt-Ausgang der Briicke auf der PLB-
Seite mit dem XlIntc Interrupt-Controller verbunden ist
(die Interrupt-Leitungen sind in der Abbildung 7 zur
Vereinfachung nicht eingezeichnet). Das bedeutet, dass
alle Interrupts vom MicroBlaze verarbeitet werden.

Die GPIO-Einheit ist auf der ML501 Evaluation Plat-
form mit den LEDs, den Drucktastern und den Schie-
beschaltern verbunden, um eine einfache Interaktion
mit dem Benutzer zu simulieren. Die UART-Einheit ist
mit dem RS232 Serial Port verbunden, iiber den Test-
ausgaben und Daten seriell iibertragen werden konnen.

5.2 Beschreibung der Software
5.2.1 OR1200

Die Software, die vom OR1200 ausgefiihrt wird, hat
eine sehr einfache Aufgabe zu erfiillen: Sie ldsst die
LEDs, die iiber die GPIO-Einheit angeschlossen sind,
blinken.

5.2.2 MicroBlaze

Die Software, die vom MicroBlaze ausgefiihrt wird,
soll die Interrupts der GPIO- und UART-Einheit zu ver-
arbeiten: Wird ein Drucktaster betitigt, wird eine Infor-

mation iiber die UART-Einheit ausgegeben. Empfiangt
die UART-Einheit ein Byte, wird dieses als Echo zu-
riickgesendet. Zusitzlich wird dieses empfangene Byte
an die LEDs ausgegeben.

5.2.3 Konkurrenz zwischen dem MicroBlaze
und dem OR1200

Da der MicroBlaze und der OR1200 die LEDs per
GPIO ansteuern, stehen die beiden Prozessoren in
Konkurrenz zueinander. In diesem Fall ist dies je-
doch unproblematisch, da das Ausgeben eines Werts
nur einen Buszyklus umfasst. Wiirden sich die bei-
den Prozessoren die UART-Einheit teilen wollen, wi-
re zusitzliche Hardware, wie eine Hardware-Mutex®,
notig, da das Senden eines Byte per UART mindes-
tens zwei Buszyklen bendtigt: das Lesen des UART-
Statusregisters und das Schreiben in das UART-TX-
Register.

6 Schlussbetrachtung und

Ausblick

Mit der PLB-to-WB Bridge konnen WB-kompatible IP
Cores in MicroBlaze-Systemen verwendet werden und
durch die Integration in das XPS ist eine Verwendung
der Briicke mit dem Xilinx-Arbeitsablauf moglich.
Einen weiteren Schritt stellt die Implementierung ei-
ner WB-to-PLB Bridge dar, die den Zugriff von
WB Masters auf PLB Slaves ermoglichen konn-
te. Dadurch konnten auch WB-kompatible IP Co-
res, die eine Master- und eine Slave-Schnittstelle’ be-
sitzen, in einem MicroBlaze-System eingesetzt wer-
den. Diese WB-to-PLB Bridge miisste dann eine
Slave-Schnittstelle auf der WB-Seite und Master-
Schnittstelle auf der PLB-Seite implementieren.
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Im Rahmen einer Bachelorarbeit bei der SICK AG
wird das firmeninterne Visualisierungs- und Ent-
wicklungstool SOPAS ET um ein Software-Modul
zur automatischen Anbindung von FPGAs an Mik-
rocontroller in SICK-Sensoren erweitert. Der Kern
der Middleware besteht aus mehreren XML-
Dateien, welche generische Sensorspezifikationen
mit Parameter- und Schnittstellenbeschreibungen
sowie Beschreibungen von Kommunikationspro-
tokollen beinhalten. Ein Generator-Framework
setzt solche Sensorspezifikationen in C- und
VHDL-Dateien um. Die C-Dateien enthalten Dekla-
rationen und Datenstrukturen sowie Funktionen
zur Steuerung der Kommunikationsprotokolle. In
den VHDL-Dateien steht das kompatible Gegen-
stiick mit Beschreibungen von Daten-, Steuer-
und Statusregistern. Als Kommunikationsproto-
kolle zwischen FPGAs und Mikrocontrollern sind
eine parallele und eine serielle, an das SPI ange-
lehnte, Datenuibertragung vorgesehen.

1. Einflihrung

1.1. Kurzdarstellung der SICK AG

Die SICK AG ist einer der weltweit fihrenden Herstel-
ler von industrieller Sensorik. Die Unternehmensstruk-
tur setzt sich aus den drei Geschaftsfeldern Prozess-,
Fabrik- und Logistikautomation zusammen.

Das Unternehmen zahlt weltweit ca. 5.000 Mitarbeiter,
davon ca. 1.800 im Ausland. Neben dem Stammsitz
in Waldkirch gehdren weltweit uber 50 Tochtergesell-
schaften in 30 Landern zum Konzern. Im Geschafts-
jahr 2009 erzielte die SICK AG einen Umsatz von
592,4 Mio. Euro und investierte 10,8% des Umsatzes
in die Forschung & Entwicklung neuer Produkte und
Technologien.

Die SICK AG bietet ein weitreichendes Produktportfo-
lio fUr industrielle Automatisierungsaufgaben. Hierzu
zahlen Laserscanner, Lichtschranken und Kamera-

systeme, wie Bild 1 zeigt, aber auch Barcode- und
RFID-Scanner, Sicherheitsschalter, Emissionsmess-
technik und viele weitere spezialisierte Sensortypen

[41.
. \/

Lichtschranke

‘E"ﬁ"

“
sicK.

Laserscanner 3D-Kamera-System

Bild 1: Produktauswahl (Quelle [4]).

1.2. SOPAS

Die ,SICK Open Platform for Applications and Sys-
tems® (SOPAS) ist eine Software-Plattform, mit der
verschiedene Sensor-Produkte konfiguriert, paramet-
risiert und visualisiert werden kdnnen. Diese Plattform
stltzt sich auf die XML-Beschreibung der Sensoren
und darauf aufbauendem generischen Code, die Ver-
einheitlichung der Kommunikations- und Bussysteme,
sowie auf das SOPAS Engineering Tool (ET).

Die Beschreibung der Sensoren basiert auf mehreren
XML-Schemata. Zum Einen werden dort interne Da-
tenstrukturen und Parameter eines Sensors mit der
Communication Interface Description (CID) beschrie-
ben, die in SOPAS ET visualisiert werden sollen. Fur
jeden Parameter ist die Beschreibung des Datentyps,
der Zugriffsrechte und -bedingungen, sowie der Stan-
dardwerte vorgesehen. Zum Anderen wird dort die Vi-
sualisierung der Datenstrukturen und Parameter di-
rekt beschrieben, z. B. fir die Auswahl von Parame-
tern mit einem Drop-Down-Menu. Des Weiteren bietet
sich die Moglichkeit eigene, komplexe grafische Ober-
flachen in SOPAS ET zu integrieren, z. B. fir die Kon-
figuration und Uberwachung des Scan-Bereiches ei-
nes Laserscanners, wie das Dialogfenster in Bild 2
zeigt.
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Die Beschreibungen der Visualisierung und der Pa-
rameter eines Sensors werden von einem Generator-
Framework verarbeitet. Die Beschreibung der Visuali-
sierung wird in eine Sensorenbibliothek eingefligt und
steht somit SOPAS ET zur Verfigung. Die Parame-
terbeschreibung der CID wird als Firmware auf dem
Sensor integriert, um SOPAS-Mechanismen bereits
auf der Ebene des Betriebssystems bereitzustellen.

EXs0paS Engineeringtool  Neues Projekt* o [=] 9]
Projekt  Bearbeiten (115100 Fieldfval (ot defined)  Kommnunikation  Ansicht  Extras  Hife
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Gertekatalog | | Feld | Auswertefal | Horitor | %
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@ 40 20 0 il 40 X|148% m
1 _‘ Y |s0,152 m
d|52,317 m
Evaluation Cutput
ns Linked with Evaluation Cases
0 @ ! i
2
o | »
Konkexthife | x =
| | »
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. . 2
SICK D o o o o o
Sensor Intelligence. [ 1= 1]
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Bild 2: Oberflache SOPAS ET mit Laserscanner.

Alle Bussysteme mit ihren Kommunikationsprotokol-
len sind mit Hilfe einer Schichtenarchitektur der
SOPAS-Plattform gekapselt, wodurch die physikali-
schen Ubertragungsschichten leicht austauschbar
sind. Das Schichtenmodell vereinheitlicht die Kom-
munikation Uber diverse Bussysteme, wie CAN,
PROFIBUS, I0-Link, Ethernet und USB.

1.3. Motivation

Der Einsatz hybrider Systeme, die aus Mikroprozes-
soren und FPGAs bestehen, hat mittlerweile eine
groBe Verbreitung im Bereich eingebetteter Systeme
erlangt. Dadurch lassen sich Vorteile beider Rechner-
technologien optimal nutzen. Wahrend FPGAs als
applikationsspezifische Co-Prozessoren z. B. fiur digi-
tale Signalverarbeitung spezielle Aufgaben durch pa-
rallele Verarbeitung schneller und effektiver als Mik-
roprozessoren ausfihren und zusatzlich den Vorteil
der Taktgenauigkeit bieten, lassen sich Applikationen
auf Mikroprozessoren mit Hilfe imperativer oder ob-
jektorientierter Programmiersprachen (C/C++) flexibel
programmieren [1]. Produkte der SICK AG basieren
oft auf einer hybriden Architektur, um insbesondere
die Vorteile in der digitalen Signalverarbeitung durch
den Einsatz von FPGAs ausnutzen zu kénnen.

Die Entwicklung einer Middleware, wie eingangs be-
schrieben, wiirde die Integration der SOPAS-Plattform
in hybriden Systemen erheblich vereinfachen. Bisher
mussen die Parameterraume von Mikroprozessor und
FPGA von Hand aneinander angepasst werden. Die
Middleware soll das Bit-Mapping automatisieren und
dem Entwickler eine flexible Beschreibung der FPGA-
Speicherstrukturen Uber ein Beschreibungsschema
ermoglichen.

2. Entwicklungsumgebung

Als Entwicklungsumgebung dienen zwei Plattformen
mit zwei unterschiedlichen hybriden Mikroprozessor-
FPGA-Architekturen. Die beiden Systeme werden in
den folgenden Abschnitten naher erlautert.

2.1. Mikroprozessor-FPGA-System

Das Mikroprozessor-FPGA-System ist ein Sensor-
Produkt der SICK AG, dass fir die Messung von Fill-
stédnden in Flussigkeitsbehaltern verwendet wird. Das
Sensor-Produkt hat eine hybride Mikroprozessor-
FPGA-Architektur, in der der FPGA messtechnische
und der Mikroprozessor rechenintensive Aufgaben
bearbeitet. Die Entwicklungsplattform fir die zu im-
plementierende Aufgabenstellung besteht aus einem
32-Bit Mikroprozessor und einem FPGA. Beide Kom-
ponenten kommunizieren Uber eine vereinfachte seri-
elle Schnittstelle, die an das Serial Peripherial Inter-
face (SPI) angelehnt ist.

Ethernet erey.
z S Mikro SPI

prozessor

FPGA

Bild 3: Hybride Mikroprozessor-FPGA-Architektur.

2.2. Soft-Core-Prozessor-FPGA-System

Die zweite Entwicklungsplattform ist der Prototyp ei-
ner Zeilenkamera. Der Bildgeber der Zeilenkamera ist
ein Halbleiterdetektor der nach CMOS-Technologie
gefertigt wird. Detektoren diesen Types werden als
Active Pixel Sensor (APS) [10], oder vereinfacht als
CMOS-Bildsensor, bezeichnet. Wie bei der konkurrie-
renden Technologie des Charge-coupled Device
(CCD)-Chips [10], werden photoelektrische Dioden
zur Messung der Lichtintensitat verwendet. Zeilenka-
meras unterscheiden sich von herkdmmlichen digita-
len Kameras in der Anordnung der photoelektrischen
Dioden auf der Sensoroberflache. Bei herkdmmlichen
Digitalkameras sind die Photodioden in Form einer
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Matrix auf der Sensoroberflaiche aufgebracht, wah-
rend sie bei Zeilenkameras in einer Reihe angeordnet
sind. Zur Bilderzeugung ist daher bei Zeilenkameras
entweder die Bewegung der Kamera oder des Objek-
tes notwendig. Typischerweise werden Zeilenkameras
zur Inspektion von Oberflachen eingesetzt.

Im Unterschied zu der hybriden Architektur des Fuill-
standsensors, besteht die Architektur der Zeilenkame-
ra aus einem einzelnen Xilinx Spartan-3A DSP FPGA
[8], der als Soft-Core-Prozessor den Xilinx-eigenen
MicroBlaze [7] enthalt. Neben dem MicroBlaze bein-
haltet der FPGA weitere Komponenten, wie Register,
Bildverarbeitungsalgorithmen und Sensorik.

FSL

o ey
tabelle < | Register
UART :

<—>{ MicroBlaze T3 BRAM

FSL CMOS-
Bildsensor

Bild 4: Soft-Core-FPGA-Architektur.

Somit ergibt sich ebenfalls eine implizite Mikroprozes-
sor-FPGA-Architektur, die allerdings physikalisch auf
demselben FPGA implementiert ist. Diese Architektur
wird als System-on-a-Chip (SoC) oder Ein-Chip-
System bezeichnet. Die Kommunikation zwischen
dem MicroBlaze und den restlichen Komponenten des
FPGAs erfolgt chipintern tGber den Fast Simplex Link
(FSL)-Bus [9].

3. Design

3.1. Architektur

Das Design der Middleware basiert auf der in Bild 5
dargestellten Architektur. Die vorhandene Anbindung
von Sensoren an einen Mikroprozessor wird Uber die
CID generiert. Uber den Mikroprozessor sollen nun
nachgelagerte FPGAs an SOPAS ET angebunden
werden. Die C- und VHDL-Komponenten fiir Mikro-
prozessor und FPGA werden aus einem gemeinsa-
men Beschreibungsformat, der Digital Chip Interface
Description (DCID) generiert. Hierzu werden auf bei-
den Seiten diverse Schnittstellen (Access Protocol)
fir die gegebene physikalische Schicht erzeugt. Auf
Seiten des Mikroprozessors werden die beschriebe-
nen Speicherstrukturen des FPGAs Uber generierte
Funktionen und Makros gekapselt. Auf der Seite des
FPGAs wird eine Parametertabelle generiert, die eine
einheitliche Schnittstelle fur die untergeordneten
Speicherstrukturen, wie Register, RAM und ROM, be-
reitstellt. Die Kommunikation zwischen Mikroprozes-
sor und FPGA besitzt eine Master-Slave-Architektur,
in dem der Mikroprozessor die Kommunikation als
Master steuert.

3.2. Datentypen

Um die Code-Generierung auf Seiten des Mikropro-
zessors und des FPGAs konzeptuell planen zu kén-
nen, wurden zundchst die in der SOPAS-Plattform
verwendeten Basis-Datentypen analysiert und fir ihre
Eighung sowohl fir die VHDL-, als auch die C-

CID DCID
A A
Generator Generator
z \\ 71N
¢ N AN
’ :I /A A3
, ~ i
Gerd&tebibliothek,” \\ Mikroprozessor FAN AN \\ FPGA
k \\‘ ,I III \\\ \!
Geratedatei j / .
c P _ T VHDL
3 Applikation § § "\, Applikation
/ -— -— \
SOPAS BT - “1 0\ II, 09_ & > DQ_ \\\ 4
| a a 1 Register
Y v 8 8 v 7%
Chip 2 2 Parameter-
Interface tabelle

Sensor-System

Bild 5: Schematische Architektur der Middleware.

MPC-Workshop, Juli 2010

25



HOCHSCHULE

- KONSTANZ
-. UNIVERSITY OF
APPLIED SCIENCES

Entwicklung einer Middleware
zwischen Mikroprozessoren und FPGAs

Implementierung der Middleware bewertet. Da die
Middleware als Teil der SOPAS-Plattform entwickelt
wird und zur Visualisierung der Parameter des FPGAs
auf bestehenden SOPAS-Mechanismen basiert, mus-
sen die Datentypen der Middleware zu den Datenty-
pen der SOPAS-Plattform kompatibel sein. Die
SOPAS-Plattform unterstiitzt alle aus Hochsprachen
bekannten Datentypen (int, float, char, etc.) zur Defini-
tion der Parameter und zur Modellierung der internen
Datenstrukturen des Mikroprozessors. Die Analyse
ergab, dass fir den Mikroprozessor vorzeichenlose
und vorzeichenbehaftete Integer-Datentypen, sowie
der boolesche Datentyp relevant sind. Die Parameter
kénnen mit den Datentypen Int, Ulnt und Bool defi-
niert werden. Innerhalb der VHDL-Implementierung
werden alle Parameter als Bitvektoren
(std_logic_vector) angelegt. Die Ubersetzung der Bit-
vektoren in geeignete Datentypen erfolgt auf der Seite
des Mikroprozessors.

3.3. Beschreibungsschema

Das DCID-Schema wurde fir die Entwickler von
Hardwarekomponenten konzipiert, die bislang wenig
mit SOPAS-Mechanismen arbeiten. Es wird daher
losgeldst von bisherigen SOPAS-Schematas als ei-
genstandiges Schema umgesetzt und soll nach Mog-
lichkeit der Beschreibung von Hardware nahe kom-
men. Das Schema wird nach den Empfehlungen des
World Wide Web Consortiums (W3C) [6] als XML-
Schema umgesetzt.

tDCID

Bild 6: DCID-Schema.

Das DCID-Schema gliedert sich in die Beschreibung
des Access Protocols und der FPGA-internen Spei-
cherstrukturen. Die Speicherstrukturen kénnen als
Registerbank, RAM oder ROM beschrieben werden,
wie Bild 6 verdeutlicht. Die Beschreibung einer Spei-
cherbank beinhaltet primar den Typ und die Dimensi-
onen des physikalischen Speichers. Fir die spatere
Adressierung aller Speicherelemente kann fir jede
Speicherbank eine Startadresse vergeben werden.
Listing 1 zeigt die Beschreibung verschiedener Spei-
cherstrukturen exemplarisch.

<RegisterBank Name="Registerbank 1"
MemorySize="16" Wordsize="8">
<! >
</RegisterBank> . .
<RAM Name="DRAM1" MemorySize="32" WordSize="8">
<! >
</RAM>

Listing 1: Beschreibung Speicherbanke.

Innerhalb einer Speicherbank werden Variablen und
Funktionen (Function) beschrieben, die abschlielend
in SOPAS ET dargestellt werden sollen. Zur Typdefi-
nition kénnen die Datentypen Int, Uint und Bool ver-
wendet werden. Weiterhin kénnen mit diesen Daten-
typen komplexe Strukturen und Arrays modelliert
werden. Die Parameter lassen sich zusatzlich in der
Bitbreite, sowie mit Zugriffsrechten einschranken und
mit einer festen Adresse innerhalb der Speicherstruk-
tur definieren.

3.4. Code-Generator

Das bestehende SOPAS-Generator-Framework wird
um die Verarbeitung des erstelliten DCID-Schemas
erweitert. Die im Schema beschriebenen Speicher-
strukturen werden zunachst auf eine interne Daten-
struktur des Generators abgebildet. Nach der Prifung
der Speicherbanke auf Giltigkeit, Integritat und Ad-
ressierung werden C- und VHDL-Module nach einer
Konfiguration erzeugt.

4. Implementierung

4.1. Mikroprozessor

Der Anteil der Middleware, der auf dem Mikroprozes-
sor ausgefuhrt werden soll, besteht aus einer Para-
metertabelle und einer Zugriffsschnittstelle auf den
FPGA, dem Chip Interface (vgl. Bild 5). Die Parame-
tertabelle des Mikroprozessors wird in Form von kon-
stanten Makros aufgebaut. Die Makros bilden die Ad-
resse, den Datentyp, die Breite und die Zugriffsmaske
eines Parameters ab. Eine Maskierung von Parame-
tern wird notwendig, wenn bspw. auf einzelne Bits ei-
nes Bit-Vektors zugegriffen werden soll. Der Zugriff
auf die Parameter und damit auf den entfernten FPGA
erfolgt Uber parametrisierte Makros, die als ,get*- und
.Set-“Makro zu jedem Parameter generiert werden.
Bild 7 zeigt die Abbildung von einfachen und komple-
xen Schema-Elementen in C-Quellcode.

Mit dem Typ Function der DCID lassen sich objektori-
entierte Zugriffsfunktionen realisieren, die den direk-
ten Zugriff auf einzelne Parameter kapseln. Bild 8
zeigt die generierte High-Level-Funktion
.kocheKaffee()*. Fur eine Function kdnnen Ubergabe-
und Rickgabeparameter definiert werden. Beispiel-
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weise kann ein Ubergabeparameter in ein Statusre-
gister geschrieben werden, um eine Aktion zu starten.
Ein Rickgabeparameter wird aus einem Zustandsre-
gister gelesen, um einen Zustandswechsel bzw. das
Ende der gestarteten Aktion anzuzeigen und die
Funktion zu terminieren.

<variable Name="Tassenzaehler">
<Int Width="16" Defaultvalue="0"/>
</Vvariable>

// Simple variable
#define Tassenzaehler
#define Tassenzaehler_Mmask

#define setTassenzaehler(x)
#define getTassenzaehler()

0x04F6

0x0001

writeFpga(x, 0x04F6, 0x0001)
ReadFpga(0x04F6, 0x0001, &ptr)

<variable Name="Steuerung">
<Struct>
<Int ElementName="TassengroeRe" width="8" Defaultvalue="200"/>
<UInt ElementName="Bruehdauer" width="8" Defaultvalue="50"/>
<Bool ElementName="Entkalken" Defaultvalue="false"/>
<Bool ElementName="Bereit" Defaultvalue="true"/>
</Struct>
</variable>

// Complex Variable
#define Steuerung
#define Steuerung_Mmask

0x04F6
0x0001

typedef struct Steuerung {
Int TassengroeRe,
UInt Bruehdauer,
Bool Entkalken,
Bool Bereit

};

#define setSteuerung(x)
#define getSteuerung()

writeFpga(x, Ox04F8, 3)
ReadFpga(0x04F6, 0x03FC, &ptr)

Bild 7: Exemplarische Makros fiir Parameter.

<Function Name="kochekaffee">
<Parameters>
<value Name="Staerke">
<Int Defaultvalue="1" width="2"/>
</value>
<value Name ="Tassenanzahl">
<Int width="3" pefaultvalue="1"/>
</value>
</Parameters>
<Returnvalues>
<value Name="Fehler">
<Boo1></Boo1>
</Value>
<value Name="Abgeschlossen">
<Boo1></Boo1>
</value>
</Returnvalues>
</Function>

// Abstract function; Name = "kochekaffee'
typedef struct kochekaffee_Returnstruct {
Bool Fehler,
Bool Abgeschlossen,

kocheKkaffee_Returnstruct kochekaffee(Int Staerke, Int
Tassenanzahl)

kochekaffee_Returnstruct retval;
// buffer declaration ...
writeFPGA(Staerke, 0x0270, 0x0001);

while (ReadFpga(0x0271, 0x0001, &retval.Fehler) == -1);
WriteFPGA(Tassenanzahl, 0x0272, OxO00FC);
while(ReadFpga(0x0273, 0x0001, &retval.Abgeschlossen) == -1);

return retval;

Bild 8: Exemplarische Makros fur Funktionen.

Neben den generierten Zugriffsfunktionen auf definier-
te Adressen, bietet das Chip Interface Funktionen an,
mit denen frei wahlbare Adressbereiche vom FPGA
gelesen werden konnen. Der konkrete Zugriff wird
vom Access Protocol umgesetzt. Fur die Ubertragung
von groReren Datenmengen, wie bspw. beim Lese-
Zugriff auf eine Struktur, werden die Elemente nach
der GroRRe des Datenbusses einzeln Ubertragen.

4.2. FPGA

Der Middleware-Teil des FPGAs wird als kompatibles
Gegenstlick zum Mikroprozessor modelliert. Bild 9
zeigt die Architektur der FPGA-Komponenten. Analog
zum Mikroprozessor wird die physikalische Schicht
mit der Parametertabelle verbunden. Fir den Zugriff
auf die physikalische Schicht wird eine Wrapper-
Funktion generiert, die vom Entwickler erweitert wer-
den muss. Fur die parallele Datenlbertragung und
SPI wird der komplette Zugriff implementiert. Das In-
terface auf die gekapselten Speicherstrukturen ist fir
Register, RAM- und ROM-Strukturen identisch und
beinhaltet die Adressauswahl, den Datenbus, sowie
einen Handshake-Mechanismus, der den Zugriff auf
die Speicher-strukturen steuert und die Datenuber-
nahme anzeigt.

wr
Physical adr0] —) .
Layer din(x0] — Reglster-
I — doutpeo] —  fle

"“;A_\" EERAEE [<— wr_done —

i ges ~  |[€<— rd_ready —

! Protocol | Parameter _

l : tabelle

| Wrapper | (B e

[] Generator
i__} Entwickler

Bild 9: FPGA Komponenten.

Die Parametertabelle stellt eine einheitliche Zugriffs-
schnittstelle auf alle untergeordneten Speicherele-
mente zur Verfigung. Sie verwaltet die Adressen der
Speicherbanke, sowie deren Parameter. Die Adres-
sierung der Parametertabelle ist in Speicherbanke
und interne Parameter gegliedert. Etwaige Zugriffsan-
forderungen leitet die Parametertabelle als Adress-
Dekoder an die entsprechende Speicherbank weiter,
wie Bild 10 zeigen soll. Das generische Registerfile
besteht aus einer Menge instanziierter D-Flipflops, die
sich aus den Dimensionen der Registerbank zusam-
mensetzt.
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H sensorBeschreibung.xml

1 <Register> !
<RegisterBank Name="Registerbank1" WordSize="8" MemorySize="16"> |
<Variable Name="fuellStand" Access="R/W" Address="0x04"> 1
<UInt Width="8" DefaultValue="0x0"></UInt>
</Variable>
</RegisterBank>
1 </Register>

| Chiplnterface.c E | parameterTable.vhd |

i bankSel <= adr(3 downto 2);
1 case bankSel is !
H ! when "01" =>reg0_adr_in <= adr; |
| #define fuellStand 0x04 | end case:

| #define fuellStand_len  0x08 E with bankSel select
| #define getFuellStand  / ' dout <= reg0_out when "01*;
ReadFPGA(0x0104, 0x08) }

i #define REGISTERBANK1 0x01 E

o
~

Bild 10: Adressierung der Speicherstrukturen.

Die im DCID-Schema beschriebenen Parameter wer-
den in der VHDL-Implementierung primar als Adres-
sen und Bitfolgen in einer Speicherbank behandelt.
Eine Zuordnung der im Beschreibungsschema verge-
benen Namen zur jeweiligen Adresse erfolgt zunachst
nicht. Uber die Konfiguration des Code-Generators
kann ein Interface erzeugt werden, Uber das weitere
VHDL-Applikationen, mit dem Namen des Parame-
ters, Zugriff auf die Speicherbanke nehmen kénnen.

5. Fazit

5.1. Zusammenfassung

Der vorliegende Ldsungsansatz bietet den internen
Entwicklungsabteilungen und den Kunden der SICK
AG einen groRen Mehrwert. Bereits in der Planungs-
phase einer neuen Entwicklung auf ASIC- oder
FPGA-Basis kann die Middleware mit einbezogen
werden und erfordert kaum Anpassungen, um zwi-
schen digitalem Baustein, Mikroprozessor und insbe-
sondere SOPAS ET zu kommunizieren.

5.2. Ausblick

Neben der implementierten Funktionalitat der Middle-
ware kénnten weitere Bussysteme, wie z. B. On-Chip-
Busse unterstitzt werden. Weiterhin kénnten die um-
gesetzten FPGA-Komponenten genutzt werden, um
SOPAS ET direkt, z. B. Uber I0-Link oder Ethernet,
mit einem FPGA-System zu verbinden.

Das Beschreibungsschema kdnnte so erweitert wer-
den, dass die detaillierte Architektur des FPGA-

Systems beschrieben werden und somit bspw. Uber-
gange von Taktdomanen synchronisiert werden konn-
ten.
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Abstract

Als Rekonfigurierung wird der Vorgang einer
Funktionsanderung eines programmierbaren
Logikbausteins durch Manipulation des
Konfigurationsspeichers bezeichnet. Xilinx bietet
bei seinen Virtex FPGAs die Mdglichkeit, anstatt
einer Gesamt- lediglich eine Teilrekonfigurierung
der Logikressourcen wahrend der Laufzeit des
Bausteins durchzufiihren. Der nichtrekonfigurierte
(statische) Teil behalt wahrend des Vorgangs
seine volle Funktionalitat bei. Somit kann die
Rekonfigurierung als dynamisch und partiell
erfolgend charakterisiert werden. Weiterhin
ermdglichen Xilinx Virtex Derivate einen Zugriff
auf den SRAM-Konfigurationsspeicher ,on-chip“;
womit die Logik im statischen Bereich
(vorwiegend ein eingebettetes puP-System) einen
Rekonfigurationsvorgang selbst initileren und
steuern kann.

Durch die Anwendung der dynamischen partiellen
Rekonfigurationsmethode erhalten FPGA basierte
Systeme eine neue zeitliche Dimension. Sich
wechselseitig ausschlieBende Logikfunktionen,
die nicht zum gleichen Zeitpunkt in der
funktionalen Ebene realisiert sein mussen,
kénnen nach Bedarf temporal ausgetauscht
werden.

Dieser Beitrag beleuchtet Grundlagen, Vorteile
und maogliche Zielapplikationen von Systemen, die
dynamisch partiell rekonfigurierbar sind.
Weiterhin wird die Anwendung dieser Methode in
einem signalverarbeitenden System demonstriert,
welches mittels eines Hardwarebeschleunigers
Uber eine breitbandige DDR2-SDRAM Anbindung
eine quasi optimale Rekonfigurationsperformanz
erzielt.

Schlisselworter: FPGA Rekonfigurierung, dynamisch,

partiell, run-time reconfiguration, partial
reconfiguration, reconfigurable computing

1. Einleitung

Field Programmable Gate Arrays (FPGASs)

ermoglichen dem Ingenieur die Entwicklung von

hochflexiblen digitalen Ldsungen. Obwohl FPGAs
wegen ihres “field-programmable” Charakters bereits
eine hohe inharente Flexibilitit aufweisen, nutzen
viele Applikationen nicht den vollen Umfang der
Méoglichkeiten. Im Allgemeinen werden FPGAs beim
Start der Applikation konfiguriert und in diesem
spezifischen Konfigurationszustand wahrend der
gesamten Dauer der Anwendung belassen.

Der FPGA Hersteller Xilinx bietet in seinen High-End
Bausteinen Virtex seit mehreren Produktgenerationen
eine Mdglichkeit, diese FPGAs wahrend der Laufzeit
partiell zu rekonfigurieren. Hierbei wird nur ein Teil der
Logikressourcen auf dem Chip rekonfiguriert, der
nichtrekonfigurierte, im folgenden statisch genannte
Teil behélt seine volle Funktionalitst und
Logikzustande bei. AuRerdem bieten Virtex FPGAs
neben den dedizierten Bausteinpins einen ,,on-chip*
Zugang zum Konfigurationsspeicher, den Internal
Configurations Access Port (ICAP). Somit ist die im
statischen Bereich angesiedelte Logik in der Lage, im
Vorfeld generierte  Konfigurationsdaten  (partial
bitstreams) von einem Datenspeicher zum ICAP zu
transferieren, und somit eine dynamische partielle
Rekonfigurierung (DPR) durchzufiihren.

Durch Einbeziehung dieser Rekonfigurationsmethode
ist mit DPR-fahigen FPGAs eine Ein-Chip-Losung
realisierbar, welche dem  Entwickler einen
zusétzlichen - zeitlichen - Freiheitsgrad zur Verfligung
stellt. Die urspriinglich zweidimensionale
Entwurfsflache, begrenzt durch die Logikressourcen
des Bausteins, wird durch eine temporale Achse quasi
zu einem Entwurfsraum erweitert. Funktionale Blocke,
welche in ihrem Systemkontext nicht zwingend
gleichzeitig auf dem Chip vorhanden sein mussen,
kénnen der momentanen Anforderung entsprechend
geladen bzw. getauscht werden. Der zusétzliche
Freiheitsgrad bedeutet eine immense Erhtéhung der
Flexibilitat des Bausteins gegeniber nicht DPR-
fahigen FPGA-Applikationen. Diese kénnen
hdchstens durch eine extern gesteuerte
Gesamtrekonfigurierung neu geladen werden, mit
allen bereits erwdhnten Nachteilen (zusatzlicher
Controllerbaustein, Verlust aller Logikzustande).
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Bisherige Arbeiten zu diesem Thema finden sich vor
allem unter dem (bergeordneten Forschungs-
paradigma des ,Rekonfigurierbaren Rechnens*”
(reconfigurable computing), welches zum Ziel hat, die
Hardwareplattform eines digitalen Systems adaptiv an
die momentan zu berechnenden Algorithmen
anzupassen. Hierdurch lassen sich gegentber reinen
GPP  Architekturen  Verbesserungen beztglich
leistungs-, flachen-, und  energiespezifischen
Parametern erreichen [1-4].

Nahezu alle bisherigen Forschungsarbeiten im
Bereich DPR wurden auf Virtex-ll oder Virtex-4
Derivaten durchgefuhrt, z.B. in [5-7]. In diesem
Beitrag wird die Methode mit einem Virtex-5 Baustein
auf einem Xilinx ML501 Eval-Board implementiert.

2. Techn. Realisierung einer DPR

2.1. Modulbasierter Ansatz

Um ein DPR-fahiges System zu entwickeln, stellt
Xilinx einen modulbasierten EDA-Toolflow zur
Verfligung. Dieser Toolflow erganzt die tiblichen EDA-
Tools wie ngdbuild, par oder bitgen um zusatzliche
Optionen, die es dem Entwickler erméglichen, neben
dem initialen Gesamtbitstream zusatzlich partielle
Bitstreams zu erstellen, die lediglich einen Teil der
funktionalen Ebene rekonfigurieren.

IR

i
4
gn ’!:
=

Bild 1: Schematische Darstellung der DPR auf einem FPGA
(Xilinx ~ Virtex-4). PRR1 und PRR2 sind partiell
rekonfigurierbare Regionen, welche  jeweils mit
verschiedenen partiell rekonfigurierbaren Modulen (PRM)
geladen werden kénnen. Der Bereich aul3erhalb der PRRs
ist der nichtrekonfigurierbare statische Bereich. (Bildquelle:
Xilinx)

Rekonfigurierbare funktionale Blocke werden als
Module (PRM fur Partial Reconfigurable Module) in
rekonfigurierbare  Regionen (PRR fur Partial
Reconfigurable Region) geladen. GréRe und
Platzierung einer PRR bilden somit die logischen
Randbedingungen fiir die zu implementierenden
Module. Die Anzahl an PRMs je PRR ist nicht
beschrankt. Mit Hilfe des Tools PlanAhead kann der
Entwickler die PRRs auf der Ebene des FPGAs mit
den erwahnten Randbedingungen platzieren und die
PRMs entsprechend zuweisen.

Der modulbasierte Realisierungsansatz ermdglicht
eine ressourcenschonende Implementierung von
funktionalen  Blocken, die sich wechselseitig
ausschlieBen (,mutually exclusive®). Ist also im
Anwendungskontext des Systems aus einer Auswahl
an Funktionen zu einem beliebigen Zeitpunkt nur eine
aktiv, so kénnen die Funktionen als PRMs in eine
PRR abgebildet werden und dynamisch rekonfiguriert
werden.

2.2. Floorplan Budgeting

Der modulbasierte Ansatz erfordert die Einhaltung
gewisser Randbedingungen bei der Platzierung der
PRRs auf der Ebene des Virtex-5 Bausteins (floorplan
budgeting). Diese Randbedingungen sind aus der
Konfigurationstechnologie des Bausteins abgeleitet.

Die Rekonfigurierung eines Virtex-5 FPGAs kann mit
dem EDA-Toolflow nicht mit beliebig kleiner
Granularitat erfolgen. Die kleinste adressier- und
somit rekonfigurierbare Einheit ist ein sog. Frame
(siehe Bild 2). Ein Frame besteht immer aus 41 32-bit
Wortern und definiert in der funktionalen Ebene die
Logik eines Teils einer Spalte (column) in einer Reihe
(row). Je nach Logikressource wird eine
unterschiedliche Anzahl an Frames benétigt, um eine
komplette Spalte zu rekonfigurieren. Fir eine CLB-
Spalte (d.h. 20 CLBSs) sind z.B. 36 Frames nétig, bei
Rekonfiguration einer BRAM-Spalte (4 BRAM-Bldcke)
158 Frames (30 zur Verbindungs- und 128 zur
Inhaltskonfiguration). Aus Sicht des Anwenders ist die
kleinste rekonfigurierbare Einheit quasi ein Block aus
solchen Frames. Die bit-genaue Abbildung von
Konfigurationsdatenbits auf die entsprechende
Logikressource in der funktionalen Ebene ist von
Xilinx nicht publiziert.

Die Abmessungen und Platzierung der PRRs sollte
den Konfigurationseigenschaften des Bausteins
angepasst werden, um eine optimale Nutzung der
Flache und moglichst kleine partielle Bitstreams zu
erzielen. Das Tool bitgen ist bei der Erstellung der

partiellen  Bitstreams in  der Lage, eine
Datenkompression (bitstream compression)
durchzufihren, wenn der Inhalt  mehrerer
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Bild 2: Visuelle Darstellung der funktionalen Ebene eines Virtex-5 LX50 FPGAs (aus PlanAhead). Aus Sicht der
Konfigurationsebene ist die funktionale Ebene eine Flache bestehend aus 6 Reihen (Rows), welche in 37 Spalten (Columns)
eingeteilt werden. Je nach Logikressource wird ein solcher Block (hier als Beispiel ein CLB Block) in eine unterschiedliche
Anzahl von senkrechten Frames (F_O0 usw.) unterteilt. BRAMs werden zweimal indiziert, fir die Verbindungs- und die

Inhaltskonfiguration.

(nacheinander indizierbarer) Frames identisch ist. Im
Allgemeinen sind die Bitstreams nach Fertigstellung
also kleiner als vorab mathematisch berechnet. Hier
liefert Xilinx ebenfalls wenig Dokumentation, so dass
die Einsparungen durch die Datenkompression nicht
deterministisch vorhergesagt werden kann.

2.3. Busmacros

Signale, die vom statischen in den dynamischen
Bereich gelangen (oder vice versa), mussen Uber
sogenannte Busmacros (bei Virtex-5 im Speziellen:
Single Slice Macros) gefiihrt werden. Busmacros sind
Hardmacros, welche im .nmc Format vorliegen, vom
Entwickler in VHDL instanziiert und im Rahmen des
Floorplannings  mittels  eines  LOC-Constraint
(Location) in einer Slice innerhalb einer PRR platziert
werden missen. Diese wahlweise Platzierung
innerhalb einer PRR ist mdglich, da der Virtex-5
Baustein eine Rekonfigurierung ,glichless* garantiert
(in statischen Verbindungen innerhalb einer PRR
treten bei Rekonfiguration des SRAM-Speichers mit
denselben Bitwerten (0->0, 1->1) keine metastabilen
Zustande auf, deshalb dirfen statische Verbindungen
vom Route Tool in und sogar komplett durch eine
PRR geflhrt werden). Die Slices mit den platzierten

Busmacros werden von den Tools als definierte
Signallibergange zwischen statischem und
dynamischem Bereich erkannt. Busmacros stehen in

mehrere Ausflhrungen zur Verflgung:
synchron/asynchron, mit/ohne enable-Ports. Je Single
Slice Macro kodnnen vier Signale (da vier

Register/Slice) den dynamischen Bereich betreten
oder verlassen.

2.4.ICAP

Das interne Konfigurationsinterface ICAP (internal
configuration access port) ist vom SelectMAP
abgeleitet, weshalb zeitliche und bitspezifische
Parameter (z.B. Bitreihenfolge) Ubernommen werden
koénnen.

||.1|ﬁ
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Bild 3: ICAP Interface Primitiv
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Der Schreibbus des ICAP Interface kann mit einer
Breite von bis zu 32-bit parametrisiert werden. Nach
Datenblatt [8] ist eine Taktrate von 100 MHz
spezifiziert, was einer max. Kanalkapazitat von 400
MB/s" entspricht.

3. Mégliche Zielapplikationen

3.1. Charakterisierung
Betrachtet man unterschiedliche Implementierungs-

varianten fir digitale Prozesse, so unterscheiden sich
diese in mehreren grundlegenden Metriken (Bild 4,

[1]).

Flexibilitat
A

Effizienz
(Fldche- u. Energie)

Bild 4: Flexibilitat heutiger Implementierungsvarianten fur
digitale Prozesse in Abhangigkeit ihrer Energie- und
Flacheneffizienz.

Universalprozessoren (General-Purpose-Processors,
GPP) bendétigen wegen ihrer rein sequentiellen
Funktionsweise eine hohe Taktung, was mit einem
gesteigerten dynamischen Energieverbrauch
korreliert. Betrachtet man zusatzlich das Verhaltnis
zwischen Rechenleistung und dem dafir notwendigen
Die-Flachenbedarf, so ist dies beim GPP ebenfalls
sehr gering. Im Gegensatz dazu steht ein
applikations-spezifischer Baustein (Application
Specific Integrated Circuit, ASIC). Dieser benétigt fir
dieselbe Anzahl von Operationen ein Vielfaches
weniger an Energie und Flache. Selbstverstandlich
unterscheiden sich GPP und ASIC deutlich in ihrer
Flexibilitat. Ein GPP ist universell (re)programmierbar
und somit prinzipiell bei allen Aufgaben in digitalen

Lalle Datenangaben mit SI-Prafix (1 MB = 1000 kB)

Prozessen anwendbar, wenn auch zu den bereits
erwéhnten Nachteilen. Den negativen Gegenpol bildet
der ASIC: Speziell fur eine Aufgabe entwickelt,
gewahrt er nur geringe Flexibilitdét und kann nicht an
sich wechselnde Bedingungen angepasst werden.
Dieser Vergleich kann Uber die funktionale Flexibilitat
hinaus fortgesetzt werden, indem auch die
Entwicklungsflexibilitat bewertet wird. So bestehen
zwischen den beiden Varianten dieselben Differenzen
bei Betrachtung der Realisierungsgeschwindigkeit von

Produkten  (time-to-market®), = Baustein-  bzw.
Herstellerauswabhl, Lieferzeit, Kosten und
Entwicklungsaufwand.

In  den Bereichen Leistungsaufnahme  und

Flachennutzung nimmt ein FPGA eine Position
zwischen den beiden ,Extremen“ GPP und ASIC ein
[1]. Auf Grund seiner nativen parallelen Arbeitsweise
kann es gegeniber dem GPP Effizienzvorteile
aufweisen, reicht aber nicht an einen
applikationsspezifisch optimierten Baustein heran.
Gegeniliber diesem besitzt ein FPGA allerdings ein
hohes Mal3 an Flexibilitdt - in allen oben erwahnten
Facetten - und stellt mit diesem Kriterium eine
Lésungsvariante dar, die die jeweiligen Vorteile von
GPP und ASIC vereint.

Bezieht man nun das in diesem Beitrag vorgestellte
Konzept der DPR mit in die Uberlegungen ein, so
erkennt man, dass der Grad an Flexibilitdt nochmals
deutlich gesteigert werden kann. Zwar ist auch ohne
DPR eine Rekonfiguration des FPGAs mdglich,

allerdings ist hierzu entweder eine spezielle
Benutzerbedienung oder der Einsatz eines
zusatzlichen  Controllers  erforderlich, der die

Gesamtrekonfiguration (mit Verlust aller logischen
Zustande) tUbernimmt. Nach Meinung des Autors ist
auf Grund dieser Einschrdnkungen in der
Vergangenheit das ,field-programmable“-Prinzip eines
FPGAs oft nicht ausnutzbar gewesen. FPAGs dienten
oftmals lediglich als Evaluierungsbausteine, als
Hilfsmittel wahrend einer ASIC-Entwicklung oder als
deren Ersatzbausteine, wenn der Kostenaufwand fir
ein ASIC nicht durch entsprechende Stiickzahlen
gedeckt war. Der Einsatz von DPR auf FPGAs hat mit
Blick auf Bild 4 jedoch nicht nur Auswirkungen auf die
Flexibilitdt. Module, die momentan nicht geladen sind,
verbrauchen auch keine Energie und schlieen damit
weiter die Effizienzliicke zu einer Implementierung mit
ASIC. Die Methode der DPR ist also in der Lage,
Flexibilitatsvorteile des GPPs mit den Flachen- und
Energievorteilen der ASIC-Implementierung in nicht
geringem Mal in sich zu vereinen.

Mit den folgenden mdglichen Zielapplikationen soll
gezeigt werden, dass die Flexibilitat, die ein FPGA mit
Hilfe von DPR erreicht, Herstellern und Kunden
Vorteile verschaffen kann, die eventuell mit anderen
Technologien nicht derart realisierbar sind.
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3.2. Update von IP-Cores uber Netzwerk

Die Fahigkeit, wahrend des Betriebs bestimmte
Logikflachen des FPGAs zu rekonfigurieren, kann
sowohl aus Kunden- wie auch als Herstellersicht
interessant sein.

So bietet sich die Option, Rekonfigurationsdaten tber
ein Datennetzwerk zur Verfiigung zu stellen, auf das
ein  entsprechend  konfiguriertes FPGA  mit
Netzwerkverbindung zugreifen kann (Bild 5). Im
Allgemeinen integriert das FPGA zu diesem Zweck
ein  uP-System, der entsprechende Kontroll-und
Zugriffsroutinen ausfuhrt. So kdnnte ein im Einsatz
befindliches Gerat autonom ohne Zutun des
Anwenders in seiner Logikfunktionalitat aktualisiert
werden, beispielsweise wenn ein IP-Core Lieferant ein
Update (Fehlerbeseitigung, Funktionserweiterung)
bisher gelieferter Cores anbietet oder wenn auf
Kundenseite ein IP-Core Repository fur mehrere
FPGAs zentral verwaltet werden soll.

FPGA Virtex-5

DPR Logic / pP

PRRs

socket

moduleV1.bit
moduleV2 bit

Bild 5: Mdgliches Anwendungsszenario von DPR. Uber eine
Netzwerkverbindung ladt das FPGA Konfigurationsdaten fur
eine PRR von einem Server. Das FPGA kann sich so
selbststandig aktualisieren, evtl. wenn der Hersteller
Updates von IP-Cores anbietet oder wenn das FPGA in
Einsatzumgebungen ohne mdoglichen menschlichen Zugriff
betrieben wird (Raumfahrt 0.4.).

3.3. Software Defined Radio

Software Defined Radio (SDR) ist ein international
vorangetriebenes Entwicklungsprojekt mit dem Ziel,
Streitkrafte verschiedener (verblindeter) Lander mit
den am jeweiligen Einsatzort nutzbaren Ressourcen
in Kommunikation treten zu lassen. Zu diesem Zweck
wird versucht, die integrierte digitale
Signalverarbeitung  der  Gerate  adaptiv.  an
verschiedene - im Vorfeld definierte - schmal- und
breitbandige ~Wellenformen* (Waveforms)
anzupassen.

Der Einsatz von FPGAs ist bei SDRs nicht zwingend
vorgesehen, die Signalverarbeitung kann auch auf
einem GPP oder DSP implementiert werden (deshalb
der Name ,software defined). Allerdings bietet sich
der Einsatz von FPGAs in diesem Projektumfeld an,
weshalb sie — gerade als partiell rekonfigurierbare

Bausteine — das Interesse des
konsortiums geweckt haben.

Entwicklungs-

3.4. Unterhaltungselektronik

Der Einsatz rekonfigurierbarer Hardware kann
allgemein in der digitalen Signalverarbeitung von
Vorteil sein, wenn grél3ere algorithmische Blocke auf
Grund wechselnder Anforderungen oder
Benutzereingaben getauscht werden koénnen. Dass
hierbei der Einsatz von DPR-basierenden FPGAs
sogar im Unterhaltungselektronikbereich (,Braune
Ware") sinnvoll sein kann, soll nun vorgestellt werden.

Die Unterhaltungselektronik war in den vergangenen
Jahren auf Grund ihrer grol3en weltweiten
Absatzzahlen fest von ASIC-Ldsungen dominiert.
Sowohl DVD-Player als auch erste Set-Top-Boxen
(STB) fur den Empfang von digitalen TV-Signalen
(DVB-S/C/T) waren mit wenigen ASICs ausgestattet,
da sowohl Videodaten auf einer DVD als auch im
Transport —Stream der TV-Anbieter Uberwiegend im
MPEG-2 Format (seltener in MPEG-1) kodiert waren,
fur welches schnell dedizierte ASICs (MPEG-2
Dekodierbausteine) entwickelt wurden. Ebenso waren
die Tonspuren in beiden Domé&nen mit nur wenigen
unterschiedlichen Standards kodiert.

Mit der Entwicklung der Blu-Ray- und HDTV-
Technologie anderten sich die Bedingungen. Blu-Ray-
Player mussen abwartskompatibel zur DVD sein
(MPEG-2) und weiterhin eine Vielzahl
zwischenzeitlich neu entwickelter Kodierstandards
unterstitzen, die weiterhin ihrerseits noch in eine
Vielzahl von Profilen und Qualitatslevel unterteilt sind.
Ein &hnliches Bild zeichnet sich bei den HDTV-
tauglichen STBs ab, die neben dem friheren MPEG-2
Signal die fur die HDTV-Ubertragung (DVB-S2)
benutzet MPEG-4/AVC (H.264) Kodierung verarbeiten
mussen.

Es lasst sich feststellen, dass die unterschiedlichen
Marktteilnehmer anscheinend an einer erhohten
Flexibilitat interessiert sind. Interessant ist, wie die
Hersteller auf die Forderung reagieren, namlich mit
hochtaktenden GPP-Architekturen (bzw. Application
Specific Instruction Processors, ASIP), die die
notwendige Flexibilitdt durch Softwarebibliotheken zu
erreichen versuchen. Die Hersteller Sony und
Panasonic setzen momentan fur ihre Produkte (z.B.
Playstation 3) die eigenentwickelten Prozessor-
architekturen Cell respektive UniPhier ein.

Aus den bereits angesprochenen Griinden kénnte ein
FPGA mit DPR-Funktionalitdt durchaus in der Lage
sein, die bendtigte Flexibilitaét im Multimediabereich
ebenfalls zur Verfugung zu stellen, und dies zu
gesteigerten Effizienzwerten — sowohl in energet-
ischer- als auch in rechenleistungsspezifischer
Hinsicht. In  einer Ublichen STB  kodnnten
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beispielsweise viele sich andernde Teilaufgaben der
Demodulation, Kanaldecodierung (z.B. Forward Error
Correction, FEC), Dechiffrierung (Uber das
Conditional-Access-Modul) und den anschlieRenden
Demultiplex- und Quellendekodierungsprozessen vom
FPGA (dbernommen werden und dort effektiv
berechnet werden. Auf Grund der Ublicherweise tber
einen langeren Zeitraum persistenten
Systemkonfiguration bei  Multimediaanwendungen
eignet sich das Prinzip der DPR hierfur sehr gut, da
sich die insgesamt je  Verarbeitungsschritt
bevorrateten Funktionen per se wechselseitig
ausschlief3en.

4. DPR Implementierung

4.1. HW-Architektur
In diesem Kapitel wird eine Implementierung eines

dynamisch, partiell rekonfigurierbaren Systems
vorgenommen, erldutert und analysiert. Die
Gesamtfunktion des Systems ist hierbei

nebensachlich, der Hauptaugenmerk liegt auf der
Realisierung einer DPR Funktion und deren
Auswirkungen auf das Gesamtverhalten.

Bild 6 zeigt ein mogliches Grundgeriist einer DPR
Architektur mit zwei rekonfigurierbaren Regionen.

Es wird davon ausgegangen, dass die partiellen
Bitstreams (und moglicherweise der
Grundkonfigurationsbitstream) vom Entwickler auf
einer Compact-Flash (CF) Karte abgespeichert sind,
worauf der pProzessor (UP, hier Microblaze Softcore)
Uber den SysACE Controller zugreifen kann.
Selbstverstandlich kénnten alternativ auch andere
nichtfliichtige Speicher (z. B. NOR-Flash) verwendet
werden. In der vorliegenden Beispielarchitektur kann

der Benutzer (ber den seriellen RS232 Port
Steuereingaben tatigen sowie Statusausgaben
Uberwachen.

Der Zugriff auf den ICAP-Port kann Uber zwei
grundlegende Arten erfolgen. Xilinx bietet einen
fertigen HWICAP-Core an, der den ICAP instanziiert
(gestrichelte Verbindung) und Uber eine Slave-PLB
Schnittstelle abstrahiert. Somit wird eine einfache
softwarebasierte  DPR moglich, die jedoch keine
maximale Performanz bietet, da der PLB nicht mit
jedem Taktzyklus einen Wert von der CF-Karte in den
HWICAP transferieren kann. In der zweiten - hier
implementierten - Variante wird der ICAP manuell
Uber die Primitives-Libraries instanziiert und direkt
Uber eine breitbandige Verbindung mit einem
Datenspeicher gekoppelt. Die Ubertragung wird von
einem Hardwarebeschleuniger gesteuert (npi_if).

00 Master 256 MB - DDR2-SODIMM
stack ] heap
O Slave
= 4} 64
2
& MPMC
—d
(=1
PLB|NPI |
64
npi_if : ICAP R
Nt 3> | HWICAP |
8 _C)_ — |
-----------------------.
| e T |
] 2| 2 | =Sl = Switch o m. !
CF Xilinx — 3 _ bees | Matrix & |
Card SYSACE I po = I Ctrl Logic; @RI |
Crrl L 1 2| = | = | | |
=g PRR2 B =- FIFOs: ===
—] | —— L e — |
- UART
323« PLB2DCR
Bridge DCR Bus

Bild 6: Beispiel einer prozessorbasierten Architektur eines DPR Systems mit zwei PRRs. Neben dem in dieser Thesis
implementierten breitbandigen Konfigurationsdatenspeicher-zugriff kann alternativ auch der von Xilinx gelieferte HWICAP-
Core verwendet werden. Dieser bietet allerdings nur eingeschrankte Performanz. Rot umrandet ist eine Beispielankopplung

der PRRs tiber den DCR Bus.
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Der yP ladt die Bitfiles Uber konventionelle FAT-
Dateisystemfunktionen wahrend des zeitunkritischen
Bootvorgangs von der CF-Karte in ein externes
DDR2-SDRAM (max. 4,2 GB/s). Der pyP hat mit dieser
Implementierung jederzeit durch den PLB-Port des
Multi Port Memory Controllers (MPMC) wabhlfreien
Zugriff auf alle Konfigurationsdaten und kann diese
somit auch wéahrend des Betriebs (wenn nétig) noch
byteweise manipulieren. Zum Speicherzugriff nutzt
der Beschleuniger einen zweiten Port des MPMC,
welcher nach dem NPI-Protokoll (Native Port
Interface) konfiguriert ist. Dieses Interface bietet
hochperformante 64-word Burstfunktionalitat
(32bit/word) mit einem 64 Bit Datenbus.

4.2. Hardwarebeschleuniger npi_if

Die Implementierung eines Hardwarebeschleunigers
verfolgt zwei Ziele: schnelle Rekonfiguration (geringer
Overhead) bei gleichzeitiger Entlastung des puP. Ware
der pP selbst fir den Datentransfer verantwortlich,
konnte er wahrend der Dauer einer Rekonfiguration
keine anderen Aufgaben Ubernehmen, was in der
Zielapplikation eventuell nicht akzeptierbar ist.

Der Hardwarebeschleuniger hingegen wird vom pP
lediglich zu Beginn der Rekonfiguration Giber den PLB
parametrisiert und gestartet. Nach Beendigung des
Vorgangs meldet der Core Uber seine PLB Register
Erfolg oder Fehlercodes an den pP zuriick.

NP1

ctrl/stat rd_data

npi_if
splb_if

user_logic

user_regs

control =
- daress DlN'lﬂ'Bg {address + data)
- read 64-word burst [data phase)

s Sy 32

status - - i » .I ICAP
! LAt ? -+ f

T | —— FIFO d_clk

Bild 7: Struktur und Aufgaben des Hardwarebeschleunigers.
Die Struktur des Cores entspricht der gangigen Xilinx PLB-
peripheral Vorgabe. Den Transfer vom 64-bit NPl Datenbus
zum 32-bit ICAP Datenbus tUbernimmt ein asymmetrisches
FIFO, das aulRerdem die Synchronisation der
verschiedenen Taktdomé&nen tUbernimmt (125 MHz (wr_clk)
<—> |CAP Taktrate (rd_clk)).

Die Logik des Beschleunigers realisiert die DDR2-
SDRAM Anbindung (ber das NPl Protokoll des
MPMC und transferiert die gelesenen Daten zum
ICAP Interface. Zu diesem Zweck fihrt die Logik
Adressberechnungen entsprechend den Alignment-

Bestimmungen des Protokolls aus und koordiniert die
Adress- und Datenphasen wahrend der
Rekonfigurierung.

Das NPI Protokoll stellt eine native point-to-point 64-
bit Datenanbindung mit Burstfunktionalitét variabler
Lange zur Verfigung. Wird das NPI Interface mit dem
125 MHz Systemtakt betrieben, kann eine maximale
Datenrate von 1 GB/s erreicht werden (d.h. Kapazitat
der Anbindung) was fir die garantierte Kapazitat des
ICAP-Ports (vergleiche Abschnitt 2.4) genigt. Die
Logik verwaltet auBerdem eine Fehlererkennung und
die Benutzerkommunikation (Handshaking).

Zur Steigerung des Wirkungsgrads erlaubt das NPI
Protokoll ~ Address-Pipelining. Hierbei darf die
Adressphase in die vorhergehende Datenphase
gelegt werden, womit die negativen Auswirkungen der
Adressphase auf den Wirkungsgrad (nahezu)
eliminiert werden. Durch die Implementierung des
Address-Pipelining konnte der Wirkungsgrad der
RAM-Anbindung von 60,4% (604 MB/s) auf 97% (970
MB/s) gesteigert werden. Somit ware mit dem
Beschleuniger eine hypothetische ICAP-Taktrate von
242 MHz moglich.

4.3. Evaluierung des Beschleunigers

Zur zeitlichen Evaluierung der Leistungsfahigkeit des
Hardwarebeschleunigers ist in eine Testarchitektur ein
zusatzlicher Z&ahlerbaustein aus der EDK-Bibliothek
inkludiert. Der Core besteht aus zwei einzelnen
Zahlereinheiten, mit dem die Dauer der gesamten
Rekonfiguration in zwei unterschiedlichen Kontexten
festgestellt werden kann. Wahrend ein Zahler die
reine Dauer der DPR misst, d.h. die Zeit zwischen der
steigenden Taktflanke des Startsignals und der

steigenden Taktflanke der Beschleuniger-
signalisierung DPR beendet", misst ein
softwaregesteuerter ~ Zahler die  Dauer des

Rekonfigurationsvorgangs aus Sicht des Prozessors,
d.h. inklusive der notwendigen Datentransaktionen auf
dem PLB sowie unter Beriicksichtigung der C-Code
Kompilierung in Maschinensprache. Der
softwaregesteuerte Zahler wird vor dem DPR-
Startbefehl Gber einen Funktionsaufruf gestartet und
nach Abarbeitung einer Polling-Schleife wieder
gestoppt.

Beide Zahlerwerte variieren fir eine identische DPR
leicht. Im reinen Hardwareprozess verhindern
variierende Arbitrierungs- und Aquirierungsvorgange
des MPMC beim Speicherzugriff einen aus Sicht des
Beschleunigers streng deterministischen Prozess. Bei
zusatzlicher Betrachtung der Softwarefunktionsaufrufe
macht sich vor allem ein zeitlicher Overhead bei der
Abarbeitung des Codes nach dem Kompilieren
bemerkbar. Die Abfrage der Ende-Bedingung in der
Polling-Schleife findet nicht jeden Takt statt, sondern
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in einer zwischen 20 und 50 Zyklen andauernden
Periode, je nach Komplexitéat der
Schleifenabbruchbedingung sowie der PLB
Verfugbarkeit. Im Allgemeinen wird daher eine DPR-
Dauer gemessen, die langer ist als die wahre
Rekonfigurationszeit des Beschleunigers, hierbei
allerdings den Softwareoverhead dieser Realisierung
mit abbildet.

[ 100,00%

95,00%
90,00%
85,00%

Auslastung ICAP Interface bei 100 MHz

80,00%

75,00% BitstreamgriéRe/kB

0 10 20 30 40 50 60 70 80 a0 100

Bild 8: Graphisches Ergebnis der Beschleunigerevaluierung
bei 100 MHz ICAP-Takt.

Bei der Messung wurde bei Streamgrof3en von ca. 90
kB die maximal mdgliche Auslastung und somit die
minimale Rekonfigurationsdauer bis auf ca. ein
Promille des Optimalwertes (bei Betrachtung der
reinen Rekonfigurationsdauer) erreicht. Ein Bitstream
der GrolRe 89,9 kB (BitstreamgroRe einer 480 CLB
groRen Test-PRR) wird in 224,9 ps (226 ps inkl.
Software) rekonfiguriert , was einem Durchsatz von
399,85 MB/s (398 MB/s) entspricht.

4.4. Demonstrationsprojekt

Im Rahmen der Erstellung dieses Beitrags wurde ein
kleines audiosignalverarbeitendes Demonstrations-
projekt erstellt, in dem DPR zur Anwendung kommt.
Ziel dieses Projekts ist eine einfache Demonstration,
wie ein an den PLB angekoppelter Peripheriecore
mittels DPR ausgetauscht wird.

Fur das Projekt wurden zwei digitale FIR-Filter erstellt,
eines mit Tief- und eines mit Hochpassverhalten,
jeweils 12. Ordnung. Die Filter bilden zwei PRMs, die
in eine entsprechend ausgelegte PRR abgebildet
werden. Die Anbindung der Filterbausteine (bzw. der
PRR) an den PLB geschieht {ber einen
Sockelbaustein (socket). Der Socket hat generell die
Aufgabe, alle zwischen Filtermodul und PLB
verlaufenden Signale Uber Busmacros zu fiihren, um
diesen einen geometrisch definierten Ubergang
zwischen statischem Bereich und der PRR zu
garantieren. Eingangssignale in die PRR brauchen
nicht schaltbar ausgelegt werden, Ausgangssignale
zum PLB aber auf jeden Fall, um die wéahrend der

DPR mdglichen Signalinkosistenzen nicht auf den Bus
zu fuhren. Die Steuerung des sockets geschieht tber
ein DCR-Businterface.

i socket |BM

PLB slave

[deciflTam |

DCR Bus

PLBEv46 Bus

O Master

O Slave PLB2DCR

Bridge

Bild 9: Rekonfigurationskonzept des Filters. Weitere
Peripheriekomponenten wie z.B. A/D-Wandler sind nicht
gezeichnet.

Bild 10 zeigt die Auslegung der PRR. Die Filtercores
bendtigen neben einem BRAM sieben DSP48 Bldcke.
Die weitere Logik bendtigt ca. 75% der innerhalb der
PRR zur Verfligung stehenden Slices.

Bild 10: Floorplan des DPR-Demonstrationsprojektes. Die
Gesamtansicht zeigt GroRe und Position der Filter-PRR.
Unten rechts in der vergrofRerten Ansicht sind die platzierten
Busmacros zu sehen (48 Stuck).

Die beiden partiellen Bitstreams fur Tief- und
Hochpass haben jeweils eine GréRe von 68104 B.
Eine  Rekonfigurierung  der  Filterfunktionalitat
geschieht in 170,5 us, was einem Durchsatz im ICAP-
Interface von 399 MB/s (von max. 400 MB/s)
entspricht. In  der audiosignalverarbeitenden
Anwendung ist die Pause von 170,5 ps fur das
menschliche Ohr nicht mehr wahrnehmbar.
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5. Zusammenfassung

In diesem Beitrag wurde versucht, dem Leser einen
Einblick in die dynamische, partielle Rekonfigurierung
eines FPGAs zu geben. Nach einer Beschreibung der
technischen Grundlagen dieser Methode wurde
mdgliche Zielapplikationen vorgestellt. Weiters wurde
die Implementierung eines DPR-fahigen Systems
vorgestellt und evaluiert sowie  Architektur-
moglichkeiten prasentiert. Die Realisierung eines
Hardwarebeschleunigers fiihrte zu einem nahezu
optimalen Rekonfigurationsprozess. Zum Abschluss
wurden die erarbeiteten Grundlagen und Vorschlage
in einem funktionsfdhigen Demonstrationsprojekt
verknipft, das eine digitale Filterfunktionalitat
dynamisch partiell rekonfigurieren kann.

Es zeigt sich, dass das Prinzip der dynamisch, partiell
rekonfigurierbaren FPGAs in vielen Facetten der
digitalen Hardwareentwicklung neue, bisher
unbekannte Wege, ebnet. War ein FPGA schon Kraft
seiner Jield-programmable“-Definition ein
Logikbaustein mit einer inharenten Flexibilitat, erhoht
die DPR-Methode diese hochmals um einen weiteren

groBen Schritt. Ressourcenspezifische statische
Beschrankungen kdnnen durch dieses neue
temporale Designparadigma umgangen werden,

selbst energetische Aspekte kénnen positiv veréndert
werden. Somit werden die Vorteile der bisher
vorherrschenden Designlésungen GPP auf der einen
und ASIC auf der anderen Seite im FPGA vereinigt,
da dieses eine effiziente parallele Verarbeitung mit
hoher Flexibilitat verkntipfen kann.
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Mit dem Ubergang zu immer komplexeren De-
signs an der Hochschule Offenburg werden DFT-
Strukturen wie ,,Boundary Scan“ und ,,Scan“ in
ASIC-Designs notwendig. Die DFT-Struktur Scan
wird hierbei zukUnftig bei Implementierung eines
speziellen Scan Chain der Core Logic des ASIC-
Designs verwendet und danach in der Boundary
Scan Architektur integriert.

Zunachst werden die Strukturen im recht einfa-
chen ASIC-Design ,,Rolling Dice“, entwickelt am
IAF der Hochschule Offenburg, implementiert.
Nach Verifizierung der Funktionalitat der Struktu-
ren durch Emulation erfolgt die Einfuhrung in
komplexere ASIC-Design wie Front-End ASIC
DQPSK sowie Prozessor-ASIC PDA V.2 (beide
ebenfalls entwickelt am IAF der Hochschule
Offenburg).

Eine Verifizierung der mit DFT-Strukturen ausge-
statteten komplexeren ASIC-Design erfolgt im
Rahmen dieser Ausarbeitung nicht, Bezug ge-
nommen wird hauptsachlich auf die Einfuhrung
der DFT-Strukturen in das ASIC-Design des ,,Rol-
ling Dice*.

Ein Vergleich von Aufwand gegenlUber Nutzen
bei Implementierung von DFT-Strukturen in ,klei-
ne“ gegeniiber ,groRe“ ASIC-Design bildet ein
wichtiges Fazit.

1. Einleitung

1.1 Motivation

In einem Zeitalter, in welchem Integrierte Schaltun-
gen immer mehr an Komplexitat zulegen, mikroelekt-
ronische Schaltungen aus immer mehr Bausteinen
bestehen, ist es, um der Komplexitat gerecht zu wer-
den, zwingend nétig, eine mikroelektronische Schal-
tung eines ASICs (Application Specific Integrated Cir-
cuit) um zwei im Folgenden erlauterte Funktionen zu
erweitern.

Die erste Funktionserweiterung ist die automatische
Testbarkeit des ASICs nach der Herstellung. Die bis-
her am IAF nur ausgefthrten manuellen funktionalen

Tests sollen durch ,Automatische Tests* ersetzen
werden. Das heif3t, dass nach Herstellung des ASICs
man diesen Uber eine bestimmte Testlogik, welche
der funktionalen urspringlichen mikroelektronischen
Schaltung hinzugefiigt wurde, ohne grof3en Aufwand
testen kénnen muss, um so die Verifikation der Funk-
tion des ASICs nach der Herstellung zu vereinfachen.
Die zweite Funktionserweiterung ist die Debugging-
Funktion eines ASICs, welche die Entwicklung eines
ASICs (Application Specific Integrated Circuit) verein-
fachen und damit die Entwicklungszeit verkirzen soll.
Sinnvoll ist es von extern samtliche Registerinhalte
(Zustande der Flip Flops) wahrend des Betriebs im
Einzeltaktbetrieb Uberwachen und frei manipulieren
zu kénnen.

Im Rahmen dieser Arbeit werden beide Funktionser-
weiterungen eines ASIC-Designs erzielt.

‘ ) ll‘
le o saly = RI.

Abbildung 1: Verdeutlichung des Einzeltaktbetriebs
zwecks Debugging eines ASICs

1.2. Design for Testability Strukturen

Bei DFT handelt es sich um Designtechniken in der
Mikroelektronik, bei deren Anwendung mikroelektro-
nische Schaltungen mit weiterer Testlogik erweitert
werden, mit dem Ziel adaquate Testabdeckung bei
gleichzeitiger Vereinfachung von Testmechanismen
Zu erzielen.

Verwendet werden in dieser Ausarbeitung als Design-
techniken die DFT-Struktur Scan zur Implementie-
rung eines Scan Chain in die Core Logic des ASIC-
Designs (als Core Logic wird die gesamte funktionale
Logik eines ASIC-Designs bezeichnet) sowie lUberge-
ordnet die DFT-Struktur Boundary Scan.

Die genannte Testlogik soll eine Boundary Scan Ar-
chitektur sein, wobei es sich bei der Boundary Scan
Architektur eher um eine Teststeuerungslogik handelt,
durch welche andere integrierte Testlogiken kontrol-
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liert werden. Es sollen durch die Boundary Scan Test-
steuerungslogik innerhalb der Boundary Scan Archi-
tektur integrierte Scan Chain implementiert und ge-
steuert werden.

Fur die Core Logic des ASIC-Designs wird zunéchst
ein Scan Chain implementiert.

Dadurch werden alle Flip Flops der Schaltung des
ASICs auslesbar, steuerbar und manipulierbar ge-
macht.

Es werden hierfur bei der ,Scan Insertion alle Flip
Flops der Core Logic durch spezielle Scan Flip Flops
mit integrierter Testlogik ersetzt, welche in einen
Scan-Testmodus versetzt werden kdnnen.

Um diesen Scan-Testmodus nutzen zu kdénnen wird
die Boundary Scan Architektur implementiert.

Im Normalmodus des ASICs nehmen die Scan Flip
Flops ihre ursprungliche Funktion innerhalb des De-
signs ein und die Scan-Funktionalitat hat keinen Ein-
fluss auf deren normale Funktion.

Der Testmodus hingegen kann aktiviert werden mit-
tels Aktivieren einer speziellen Boundary Scan
Instruction fur den Scan Chain. Wird dieser Testmo-
dus aktiviert, werden alle Scan Flip Flops seriell zu
einem Schieberegister verschaltet, bilden einen Scan
Chain von TDI nach TDO, welcher Uber Schiebevor-
gange ausgelesen oder beliebig auf Werte aus 0
oder 1 gesetzt werden kann.

Dieses serielle Schieberegister wird als Scan Chain
der Core Logic (siehe Abbildung unten) bezeichnet
und ist also in einer die Steuerung des Scan Chain
Ubernehmenden Teststeuerungslogik, der Boundary
Scan Architektur, als Test Data Register (TDR) ein-
gebunden.

Anstatt aufwendiger manueller Tests eines ASICs
kénnen so mittels der DFT-Struktur Boundary Scan
und integrierter DFT-Struktur Scan ,Automatische
Tests* auf einem ASIC-Design ausgefiihrt und des-
weiteren der ASIC im Debugging-Modus betrieben
werden.

Boundary Scan

/fells
/

Device
Qutputs

Device
Inputs

Test Data Test Data

2. Allgemeine Herangehensweise

Der Einfachheit wegen werden die Funktionserweite-
rungen Debugging und Automatische Tests zunéchst
in einem einfachen ASIC-Design eingefihrt, im vom
IAF der Hochschule Offenburg entwickelten Design
des ,Rolling Dice“. Es handelt sich hierbei um ein
ASIC Design, bei welchem bei Aktivierung des ASICs
eine Zahl ,erwirfelt wird. Dies geschieht, indem der
Anwender eine frei gewahlte Zeit lang eine Taste be-
tétigt, ein Signal auf den ASIC gibt, damit die Logik
aktiviert, welche eine Zahl von 1 bis 6 errechnet und
Uber LED-Ausgabe anzeigt.

An diesem Design kann leicht nach Einfuhren der zu-
satzlichen DFT-Strukturen die korrekte Funktion des
funktionalen Designs mittels manueller funktionaler
Tests sowie auch der Testlogik von Boundary Scan
und Scan nachgewiesen werden.

Der Nachweis der Funktionalitat von Boundary Scan
und Scan stellt zugleich den Nachweis der Funktions-
erweiterung ,Automatische Tests* eines ASIC-
Designs dar. Automatische Tests werden im Umfang
dieser Arbeit nur auf Basis funktionaler Boundary
Scan Design (BSD)-Test-Pattern durchgefiihrt, wobei
das Mal der Testabdeckung ermittelt werden wird.
Eine groRere Testabdeckung ergibt sich bei Erzeu-
gung und Verwendung scan-basierender ATPG (Au-
tomatic Test Pattern Generation)-Test-Pattern, die fur
die Automatischen Tests in Kombinationen mit den
funktionalen BSD-Test-Pattern verwendet werden.
Diese Art der Test-Pattern werden im Umfang dieser
Arbeit nicht erzeugt.

Nach Bestéatigung der Funktion der Automatischen
Tests des ASIC-Designs Uber die Boundary Scan Ar-
chitektur wird am ASIC-Design des ,Rolling Dice* ei-
ne Losung gesucht, um hardware- wie softwareseitig
mit dem fertigen emulierten ASIC-Design kommuni-
zieren und das Design debuggen, im Einzeltaktbetrieb
betreiben zu kdnnen.

Kdnnen die gewlnschten Funktionserweiterungen des
ASIC-Designs des ,Rolling Dice* bestatigt werden,
erfolgt die Einfihrung der DFT-Strukturen in das
komplexe ASIC-Design des ,PDA V.2“

An dieser Stelle kann dann ein kurzer Vergleich vor-
genommen werden, welcher Aufwand gegenuber
Nutzen bei Implementierung von DFT-Strukturen in
.kleine“ gegenuber ,grolRe“ ASIC-Design thematisiert.

Abbildung 2: ASIC mit Boundary Scan und Scan (-Chain)
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3. Scan/Boundary Scan Insertion in
ASIC-Design

3.1 Einleitung

Die Einflhrung von Scan in die Core Logic von ASIC-
Design und Boundary Scan in ASIC-Design erfolgt
mittels des professionellen Programmes Design Visi-
on von Synopsys durch die Skriptsprache Tickle
(TCL), Uber welche Befehle an das verwendete Pro-
gramm gegeben werden. Jeweils zusammengehdren-
de Befehle werden zusammengefasst zu einem aus-
zufuhrenden Skript, welches per Aufruf dber die
Kommandozeile ausgefuhrt wird.

Es werden folgende Skripte ausgefiihrt:

3.2 Scan Insertion

Skript 1: Definition der zu verwendenden
Bibliotheken

Zunachst werden die bei der Synthese zu verwen-

denden Technologien als Bibliotheken in einem Skript

definiert.

Skript 2: Definition von nicht zu verwendenden
Standardzellen

Es werden anschlieBend in einem weiteren Skript die
Standardzellen definiert, welche in der Synthese nicht
verwendet werden sollen. Hier werden nun im Ge-
gensatz zur normalen Synthese eines Designs Stan-
dard Flip Flops verboten, d.h. nur Scan Flip Flops zu-
gelassen.

Serieller Test-
Daten-Eingang

Skript 3: Einlesen, Verlinken und Priufen des
Designs

In diesem Skript werden die Quellcodes des ASIC-

Designs eingelesen und das Design verlinkt sowie auf

Korrektheit/Konsistenz gepriift.

Skript 4: Design Rule Checking des Designs
Bevor die Synthese erfolgen kann, wird mittels RTL
Test Design Rule Checking (DRC) das Design auf
mdgliche Verletzungen von Design Rules gecheckt.

Skript 5: Synthese: test-ready-compile des
Designs

Das Skript fuhrt die eigentliche Synthese auf Gatter-
Ebene durch und optimiert das Design hinsichtlich der
zu erfullenden constraints, also Auflagen, die das De-
sign erfullen muss und prift letztlich nach dem Test-
Ready Compilation nochmals die Einhaltung der De-
sign Rules.

Skript 6: Definition und

Scan Chains
Nun kénnen die Definitionen fir das Implementieren
des Scan Chain erfolgen und der Scan Chain einge-
fahrt werden.

Implementierung des

Skript 7: Design Rule Checking des Scan-Designs
Nach Einfihren des Scan Chain muss erneut das De-
sign auf Verletzung Design Rules geprift werden.

Das Ergebnis der Scan Insertion (der serielle Pfad
durch die gesamte Core Logic) ist folgend am Design
des ,Rolling Dice” dargestellt:

Abbildung 3: Scan Chain der Core Logic

des ,Rolling Dice*
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3.3 Boundary Scan Insertion

Implementieren des Test Access Ports (TAP)
Bevor Boundary Scan per Skripte implementiert wird,
erfolgt vorab die grafische Erweiterung des Designs
um den TAP im professionellen Programm HDL De-
signer von Mentor.

Skript 1: Definition und

Boundary Scan
Das Skript fuhrt séamtliche Befehle aus, die zum Ein-
fuhren der Boundary Scan Architektur samt TAP notig
sind.

Implementierung des

Skript 2: Verifizieren des Boundary Scan Designs
gemal IEEE 1149.1

Die Einfuhrung von Boundary Scan muss anschlie-

Bend verifiziert werden und hinsichtlich der Einhal-

tung des Standards IEEE 1149.1 geprift werden. Da-

fur muss das Design vorbereitet, ein spezieller Flow

durchlaufen werden.

Skript 3: Erstellen von Test-Pattern sowie der
BSDL-Datei

Zum Testen der Boundary Scan Logik werden in einer
Verilog Test-Bench integrierte funktionale Boundary
Scan Test Pattern herausgeschrieben, die spater auf
Basis der Netzliste des fertigen Designs simuliert
werden. Auch wird ein BSDL-File (Boundary Scan
Description Language File) erstellt, welches in IEEE
1149.1 definiert ist und der Beschreibung der Testfa-
higkeiten des Designs dient.

Skript 4: Herausschreiben einer Netzliste fur
Emulation

Um das Design auf dem FPGA-Emulations-

TestBoard der Hochschule Offenburg nachbilden und

testen zu kdnnen, muss vom fertigen Scan-Design

eine spezielle Netzliste geschrieben werden.

Das fertige Boundary Scan Design des ,PDA V.2 ist
in der unteren Abbildung dargestellt.

Das implementierte Boundary Scan Register, der end-
liche Zustands-Automat  ,TAP-Controller* mit
Boundary Scan Architektur neben der Core Logic mit
Peripherie und PLL des ASIC-Designs, sind zu sehen.

Abbildung 4: Boundary Scan Design des ,PDA V.2“

4. Automatische
Tests/Automatische Verifikation der
Funktion des ASIC-Designs

Zum Erreichen der Fahigkeit Automatischer Tests
wird die implementierte Boundary Scan Architektur
mit integriertem Scan Chain der Core Logic verwen-
det.

Durch automatische Steuerung der Testlogik am Test
Mode Select (TMS) und Einfittern von Bitfolgen
(Test-Pattern) am Test Data Input (TDI) bei gleichzei-
tiger spezieller Taktung des Systems Uber die Test
Clock (TCK) und Uberwachen der am Test Data
Output (TDO) ankommenden Bitfolgen, kann das
ASIC-Design durch Verwendung von Test-Pattern ve-
rifiziert und automatisch getestet werden.

Automatische Tests, basierend auf den herausge-
schriebenen funktionalen Test-Pattern, geben lber
zwei Aspekte Auskunft.

Werden diese Test-Pattern in einer Simulation am
fertigen ASIC-Design verwendet, so sagt uns das
Testergebnis, ob die implementierte Boundary Scan
Architektur funktioniert und korrekt implementiert
wurde.

Verwendet man diese Test-Pattern hingegen am ge-
fertigten ASIC-Design, die Test-Pattern werden also
in den ASIC tatsachlich eingefittert und die Tester-
gebnisse Uberwacht und mit Erwartungswerten abge-
glichen, dann gibt uns dies Auskunft, ob Boundary
Scan am gefertigten ASIC funktioniert und ob das
ASIC-Design mit einer bestimmten Wahrscheinlich-
keit korrekt gefertigt wurde, seiner urspriinglichen
Funktion entspricht. Diese Wahrscheinlichkeit wird
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bestimmt durch das MalR3 der Testabdeckung, die sich
durch Verwendung der Test-Pattern ergibt. Test-
Pattern kdnnen bei Verwendung nie eine Testabde-
ckung von 100 % erzielen, da es nicht moglich ist alle
maoglichen Fertigungsfehler festzustellen. Dem MalR
der Testabdeckung entsprechend, verhélt sich auch
der Wert der Wahrscheinlichkeit, dass der ASIC kor-
rekt gefertigt wurde. Die Vorgehensweise um das
Mal} der Testabdeckung zu erfahren, wird im darauf-
folgenden Kapitel behandelt.

An dieser Stelle wird nur der erste Typ von Automati-
schen Tests in einer Simulation ausgefuhrt.

In ModelSIM wird das Boundary Scan Design des
ASICs mit entsprechenden Bibliotheken, die erstellte
Verilog Test-Bench, welche die Test-Pattern beinhal-
tet, geladen, das Projekt kompiliert, ein Makro (Stimu-
li-Do-File) ausgefuhrt, um im Wesentlichen das Sys-
tem samt Boundary Scan vor der Simulation zu
reseten sowie um die Simulationszeit festzulegen,
und dann die Simulation der Test-Pattern gestartet.

Nach Beendigung der Simulation erscheint eine An-
sicht aller Signalverlaufe.

Das Wave-Fenster (siehe néchste Abbildung) zeigt
Signale der Eingangs-/Ausgangsports des Designs
bei der Simulation als Simulationsergebnis an. Wur-
den alle Test-Pattern erfolgreich simuliert und erga-
ben keine Fehler, so endet die Simulation mit der
Bildschirmausgabe ,TEST COMPLETED WITH NO
ERRORS".

Ist dieser Stand erreicht, ist sichergestellt, dass die
implementierte Boundary Scan Architektur korrekt
implementiert wurde und funktioniert.

Abbildung 5:
Wave-Fenster nach erfolgter Simulation der funktiona-
len Boundary Scan Design Test-Pattern in ModelSIM

File Edit Wiew Add Format  Tools  window

T
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5. Ermitteln der Testabdeckung
durch die funktionalen BSD Test-
Pattern

Die Testabdeckung gegeben durch die funktionalen
BSD Test-Pattern, kann durch Simulation der Test-
Pattern auf Basis eines Fehlermodells mittels des
Programmes Synopsys TetraMAX ATPG errechnet
werden.

Diese Fehlersimulation wird wiederum skriptgesteuert
durchgefihrt.

Es werden Hardware-Fehler, die bei Fertigung des
ASICs entstehen koénnen, systematisch vom Pro-
gramm automatisch zu einer Fehlerliste, zu einem
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Fehlermodell, zusammengefigt, und durch Simulati-
on von Test-Pattern ermittelt, welche der mdglichen
Fertigungsfehler gefunden werden kénnen bzw. ab-
gedeckt werden.

Die nachste Abbildung zeigt das Ergebnis der Testab-
deckung. Die Testabdeckung von 49,38 % ist nicht
ausreichend grof3, da nur 3383 von 7079 Fehlern ab-
gedeckt werden. In Anbetracht der Tatsache aber,
dass nur funktionale BSD Test-Pattern verwendet
wurden, ist das Ergebnis signifikant.

Dieses Programm kann, wie bereits erwahnt, im wei-
teren Sinne fir das Herausschreiben von ATPG-Test-
Pattern fur ein Design verwendet werden.

Eine Optimierung der Testabdeckung wird im Rah-
men der Erzeugung scan-basierender ATPG-Test-
Pattern im Laufe meiner weiteren Arbeit am IAF er-
Zielt werden.

Abbildung 6:
Ergebnis der Fehler-Simulation der funktionalen Boundary
Scan Design Test-Pattern in TetraMAX

I
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6. Emulation des ASIC-Designs
zwecks Test der Debugging-
Funktion

Die Funktionserweiterungen werden durch Emulation
des fertigen Boundary Scan Designs auf einem
FPGA-Emulations-Testboard nachgewiesen.

Auf dem Board befindet sich ein FPGA, Program-
mier-Schnittstellen sowie den konfigurierbaren 1/Os
des FPGASs zugeordnete Steckerleisten zur Kontaktie-
rung der FPGA-I/Os. Uber die Steckerleisten ist es
somit mdglich, 1/0s des FPGAs, welche im Rahmen
der Emulation Ports des ASICs nachbilden sollen,
Uber die Steckkontakte zu erreichen, mit Signalen zu
beaufschlagen oder per Messung zu iberwachen.

Das FPGA-Emulations-Testboard verfiigt desweiteren
Uber I/0Os mit angeschlossenen LEDs.

get_patterns -external /accounts/users/bdusch/Synthese JTAG/Wuerfel/BSD_Test/ASIC_Synthese BSD_Test.wgl
End parsing WGL file /accounts/users/bdusch/Synthese JTAG/Wuerfel/BSD Test/ASIC Synthese BSD Test.wgl with 0 e
End reading 1095 patterns, CPU_time = 0.02 sec, Memory = OMB

A

CPU time=6.55

Ll

Zum Emulieren ist nun die spezielle Netzliste des De-
signs, herausgeschrieben durch Skript 4 der
Boundary Scan Insertion, zu verwenden. Das ASIC-
Design wird im FPGA nachgebildet, wobei Ports des
FPGAs Ports des ASICs darstellen, nachbilden sollen.
Im Programm Altera Quartus Il werden hierfur vorher
Pins des FPGAs den Ports des ASIC-Designs zuge-
wiesen.

Jedem Eingangs-Port und jedem Ausgangs-Port des
ASICs werden Pins des FPGAs zugewiesen. Die 1/Os
des FPGAs, welche Uber angeschlossene LEDs ver-
fugen, werden als Ausgange des ASICs verwendet,
die LED zeigen damit Wirfel-Ergebnisse an, wenn
der ASIC arbeitet. Dies ist ideal fir die Demonstrati-
onszwecke der Debugging-Funktion am ASIC-Design.
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Steckerleis}e: Zuginge zu programmierbaren I/0s des FPGAs

Abbildung 7:
FPGA-

Emulations- .
Testboard der :
Hochschule \

FPGA

Altera Cyclone III

Programmier-

schnittstellen

LEDs

Offenburg

Steckerleiste: Zugédnge zu programmierbaren I1/0s des FPGAs

7. Debugging des ASIC-Designs:
Einzeltaktbetrieb

7.1 Verwendete Hardware/Software

Im Rahmen von Recherchen hinsichtlich méglicher zu
verwendender Software und Hardware, um ein
Boundary Scan ASIC-Design anzusprechen, steuern
und debuggen zu konnen, fiel die Wahl auf das
XJTAG Development System.

Dieses beinhaltet diverse Programme zur Verwen-
dung bei Boundary Scan Design sowie eine USB zu
JTAG Schnittstelle.

Zur Demonstration der Debugging Funktion wird das
Programm XJDeveloper verwendet und das auf ei-
nem FPGA-Emulations-Testboard emulierte ASIC-
Design des ,Rolling Dice® uber das Interface mit dem
PC bzw. der Software verbunden.

7.2 Konfiguration des Programmes
XJDeveloper / Einbindung des emu-
lierten ASICs / Inbetriebnahme des

ASICs

Fur die Erkennung des ASIC-Designs ist eine Konfi-
guration des Programmes auszufiihren, die spezifisch
auf das ASIC-Design ausgerichtet ist.

Der genaue Ablauf der Konfigurierung soll in dieser

angeschlossen
I/0s
FPGAs

an des

Dokumentation nicht behandelt werden, es erfolgt le-
diglich ein grobes Erklaren wichtiger Aspekte.

7.2.1 Laden der Board-Netzliste und der Boundary
Scan Description Language (BSDL)-Datei

Das Programm XJDeveloper ist so aufgebaut, dass
es einen ASIC nur dann hardware-mafig erkennt,
wenn dieser auf einem Board platziert bzw. aufgelétet
ist. Deshalb wird eine Board-Netzliste fur den ASIC
geschrieben und der ASIC weiterhin bei Verwendung
des Programmes XJDeveloper als Bestandteil eines
Boards betrachtet.

Es ist eine spezielle Board-Netzliste im RINF-Format
fir das ASIC-Design und das im Kapitel der Boundary
Scan Insertion generierte BSDL-File zu laden, damit
das Programm XJDeveloper den ASIC grundsatzlich
als ,Board“ erkennt und Definitionen uber dessen
Testfahigkeiten erhalt. Die manuell geschriebene
Board-Netzliste und automatisch generierte BSDL-
Datei werden per Programm-Men( eingelesen.

7.2.2 Konfigurieren der JTAG Chain

Eine JTAG Chain ist zu definieren, d.h. der Scan
Chain der Core Logic vom Test-Daten-Eingang TDI
zum Test-Daten-Ausgang TDO des ASICs zu be-
schreiben.
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7.2.3 Pin Mapping der JTAG zu USB-Schnittstelle

Es ist ein ,Pin Mapping“ der JTAG zu USB-
Schnittstelle von XJTAG zu definieren, d.h. haupt-
séchlich festzulegen, welchen der 16 moglichen frei
konfigurierbaren Anschluss-Pins der Schnittstelle die
einzelnen Ports TDI, TDO, TCK und TRST des Test
Access Ports (TAP) zuzuweisen sind.

Das Programm ermdglicht im weiteren Sinne Uber
Befehle SET PIO. XXX := 0 (oder 1); Eingange XXX
des ASICs anzusteuern, wobei per XJITAG-
Schnittstelle der jeweilige ASIC-Eingang mit dem PC,
dem Programm XJDeveloper, verbunden werden
muss. Diese PIlO-Verbindungen, ,Programmable
I/0s”, miussen an dieser Stelle auch konfiguriert wer-
den.

In diesem Fall werden fir die Demonstration der De-
bugging-Funktion des ASIC-Designs der Reset TRST
zum Ausfuhren des System-Resets und der Eingang
Push_Button_extern (Push_Button-Port) des ASICs
zum Aktivieren der Funktion ,Wdirfeln® des ASICs
,Rolling Dice* als ansteuerbare Eingange einge-
richtet.

Abbildung 8:
Pin Mapping der JTAG zu USB-Schnittstelle

m wuerferl - X.JDeveloper

File: Edit Wiew Tools Help
Ll e B = B ISl [
Scresn Explorer 2 Load Mapping File... | E|Pin Mapping || -"w-| Tesk Reset Sequence
Pin Mapping
\gr| Boards A—
—_— [ Use =lLink2
I-E| Connections
— Current Fin M apping: Custam w
A/| Power fiatround Mets
l_ ) aff Foveer 1 2
= | 17AG chain .
HD clk_12MHz 3 i 4
Jer | Categorise Devices uo Low Bh 5 Lo s
E 8| constant Pins HD TCK 7 8 Low HD
@ | Passive Device Files HD Low 10 Low HD
TDO 11 12 Loy HD
@ | Test Device Files
— HD DI 13 14 Low HD
EJl| Cireuit Code Fiies HD TRST A5 A6 Low HD
Design For Test HD TS 17 18 Liow HD
sHLButtan_extermn 19 20
Run and Deploy
m| Pin Mapping
)'| Connection Test
%E | XIRUNNEr Setup
b | Run Tests

7.3. Schreiben eines Test-Programmes
zur Demonstration der Debugging-
Funktion am emulierten ASIC-Design

Das Programm ist nun grundsétzlich konfiguriert und
das emulierte ASIC-Design angeschlossen.

Es kann nun im Programm XJDeveloper in einer
XJTAG-eigenen Programmiersprache programmiert,
das Programm kompiliert und ausgefihrt werden.

Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein umfangreiches
Programm geschrieben, welches die Funktionen des
Rolling Dice im Einzeltaktbetrieb bedient, gleichzeitig

Registerinhalte aller Flip Flops des Scan Chains der
Core Logic des ASIC-Designs des ,Rolling Dice“ aus-
liest und anzeigt.

In einem Programmierfenster (Test Editor) im Pro-
gramm XJDeveloper zum Schreiben, Kompilieren und
Ausfihren eines Debugging-Programmes  Uber
Boundary Scan / JTAG wird ein Testprogramm (Test
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Device File) geschrieben, das Ausfilhren des Test-
programmes erfolgt per einfaches Anwahlen der
Funktion ,Run Tests* des Programmes XJDeveloper.

Visualisiert wird das ausgefihrte selbst geschriebene
Programm je nach Programmierung in einem Text-
ausgabefenster, die  Debugging-Funktion uber
Boundary Scan wird damit verdeutlicht.

7.4 Ausfuhren der Debugging-Funktion

Das Debugging-Testprogramm detailliert zu beschrei-
ben wirde hier den Rahmen sprengen, weshalb in
Ausziigen kurz auf Ergebnisse eingegangen wird.

Die folgende Abbildung zeigt eine ausgegebene Be-
statigung eines durchgefihrten Resets zu Beginn des
Testprogramms als Textausgabe an, ebenso werden
alle Registerwerte der Scan Flip Flop des TDR auf
dem Bildschirm bin&r angezeigt.

Da Boundary Scan Register (BSR) und Scan Chain
der Core Logic in einem TDR zusammengefasst sind
(STT, ,Scan Through TAP"), kénnen sowohl Zustan-
de von Ein-/Ausgangen des ASICs als auch von Flip
Flops des ASIC ausgelesen und angezeigt werden.

1-Bit-Carry-Register
nach Reset auf 0

(da kein Uberlauf)

1-Bit-Zero-Register
nach Reset auf 1

(da Counter = Q)

Dank einer erstellten Beschreibung des Scan Chains
der Core Logic am Ende der Scan Insertion Synthese,
kénnen nun alle Bits des TDR beim Debuggen ein-
deutig den jeweiligen Flip Flops des ASIC-Designs
zugeordnet werden.

Die untere Abbildung zeigt alle Zustdnde der Ein-
/Ausgange des konfigurierten emulierten ASICs mit
beschalteten Eingédngen und alle Zustande der Flip
Flops der Core Logic des ASICs ,Rolling Dice“ nach
Reset

Der Zahler ,Counter des ASIC-Designs des ,Rolling
Dice" ist nach dem Reset auf 0.

Wird der ASIC durch das Debugging-Testprogramm
Uber Boundary Scan gesteuert und im Einzeltakt be-
trieben, der ASIC in seiner Funktion gestartet, so
z&hlt der Counter ca. alle 1000 Takte (f = 1 kHz) um
eins hoch. Nach Einzeltakt 1017 bei Takt 1018 z&hlt
der Counter um eins hoch, so wie dies von der Logik
erwartet wird (siehe darauffolgende Darstellung).

Die Zustande aller Flip Flops der Core Logic des
ASICs sowie der Ein-/Ausgange des ASICs konnten
bis zu diesem Takt Nummer 1018 beobachtet und
analysiert werden.

Konfigurierter ASIC:
- Alle Funktionen aktjviert mit HIGH an Eingidngen

enable, melody_enable, tick_enable, melody_select

Push-Button nach
\

Reset aL\f HIGH

3

%,
e

B

Scan Chain

Core Logic and Test Logic are reset now - ASIT iz n Scan Chan Mode [nstuct Test Data Regish i actrvabed] \
(..’\_ .
) i
Wy aftes RESET of the UTDR [startivg with the MSE ) 0000 1000 0000 0000 D000 000D 0000 UTOO 0000 0000 0000 OO 0100 1000 1000 1090 0000 0001 111

il
15-Bit-BSR

1/--_-_
. [

\l (Boundary Scan

der Core Logic: Register)
alle 64 SFF 6-Bit-Counter- der 6 Einginge/
(Scan Register 9 Ausginge
Flip Flops) nach Reset des ASICs
des ASICs auf 0
werden
Abbildung 9: dargestellt

ausgelesene Werte der Core Logic und des
Boundary Scan Registers (BSR) des ,Rolling
Dice" nach Reset der Testlogik
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Value 10714 of the UTDR [staitng vith the M5BT 1111 1
. Yalua 1015 of the LITDR (staiting wih the M5BT 1111 1

Value 1017 of the UTDR [satirg wilh he B} 1111 1
ganr Vahue 1018k the UTOR [sating vah the MSE} 1111 1

(000 0000 0000 0000 0000
000 0000 0000 0000 0000
Value 1076 of the UTDR [starting with the M5B} 1111 1000 0000 0000 0000 0000
00 0000 0000 0000 0000
000 0000 0000 0000 0000

0000 1100 0000 0000 0001 1111 1001 0000 0000 OCHH 1011 1197 1901 1111 A
0001 0100 D000 0000 0001 1111 1011 0100 1000 1011 1090 0000 0307 1111
0001 1100 0000 0000 0001 1111 1101 1001 0001 0011 1090 0000 1901 1111
0010 0100 0000 PO0D 0001 1111 1171 1900 1000 0111 1010 0001 1907 1111
0o '|UTJ [m'll 0000 0000 0000 D010 0010 1100 1010 0017 1100 71
—/

6-Bit—‘Counter-Register zhlt nach gut 1000

Takten von 0 auf 1 (Counter-Frequenz 1kHz)

Abbildung 10: ausgelesene Werte der Core Logic und des Boundary Scan Registers (BSR) des ,Rolling Dice*

8. EinfUhrung von DFT-Strukturen:
Abwégung von Nutzen gegenuber
Aufwand

Anzahl Standardzellen | mit | ohne
. DFT DFT
des ASIC-Designs
,»Rolling Dice“ 1170 400
,,PDA V.2% 17000 | 16000

Tabelle 1: bendtigte Standardzellen mit/ohne DFT je
nach GroRe eines ASIC-Designs

Die Einfihrung der DFT-Strukturen in das ,kleine
ASIC-Design des ,Rolling Dice“ zeigt einen verhalt-
nismanig groRen zusatzlichen schaltungstechnischen
Aufwand, der bei der Umsetzung der Schaltung auf
Ebene der Standardzellen zu erbringen ist. Das Mal3
der bendtigten Standardzellen erhdht sich beinahe
auf 300%. Bei Implementierung in das relativ ,groRe“
ASIC-Design des ,PDA V.2“ verringert sich der Mehr-
aufwand relativ betrachtet, das Mald der bendétigten
Standardzellen erhdht sich auf weniger als 110%.

Sich nun festzulegen und zu sagen, dass Einflihrung
nur in ,grofle“ ASIC-Design lohnt, will ich mir nicht
anmuten. Ob der je nach ASIC-Design nétige Mehr-
aufwand sich lohnt einzugehen, muss im Einzelfall
abgewogen werden. Hierbei sind die enormen Vortei-
le positiv ins Kalkil zu ziehen, die sich durch die
Funktion ,Automatische Tests* und ,Debugging“ des
ASICs, ergeben.

9. Fazit und Ausblick

Die DFT-Struktur Boundary Scan mit integrierter
DFT-Struktur Scan (zur Implementierung des Scan
Chain der Core Logic) wurde erfolgreich in das einfa-
che ASIC-Design des ,Rolling Dice®, in das Frontend-
ASIC-Design des ,DQPSK® und in das Prozessor-
ASIC-Design des ,PDA V.2 eingefihrt.

Am Design des ,Rolling Dice* konnten die durch die
Einfuhrung dieser Struktur zu erzielenden Funktions-
erweiterungen ,Debugging-Funktion® und ,Automati-
sche Tests* vollstandig nachgewiesen, grundlegende
Vorgehensweisen erarbeitet und verifiziert sowie die
Grundsteine gelegt werden fir vertiefende Entwick-
lungsarbeiten beziiglich dieser neuen Funktionen von
ASIC-Designs.

Das Design des PDA V.2 konnte im zeitlichen Rah-
men bisher nicht Uberprift werden, hier sind zukinfti-
ge Aufgaben noch auszufuhren, zu denen das Verifi-
zieren des ASIC-Designs mittels Manueller und Au-
tomatischer Tests gehort.

Allgemeine Entwicklungsarbeiten, die hinsichtlich der
eingefuihrten DFT-Struktur Boundary Scan noch an-
gegangen werden missen, umfassen beispielsweise
aus dem Bereich der Automatischen Tests die weitere
Erforschung der Mdglichkeiten, die Testabdeckung
des Designs mittels zu kreierender scan-basierender
ATPG-Test-Pattern zu erh6hen, dann das Entwickeln
einer hard-/softwareseitigen Architektur, um gefertig-
te ASIC-Designs Uber den implementierten Boundary
Scan mittels der Test-Pattern Automatischen Tests
unterziehen zu kdnnen.

Im Bereich des Debugging ist spezifische Software zu
erschaffen, um bei der Entwicklungsarbeit ASIC-
Design Uber den eingefiihrten Boundary Scan mogli-
cherweise Uber eine Benutzeroberflache geeignet im
Einzeltaktbetrieb betreiben zu kénnen.

Am Ende dieser Dokumentation bleibt zu sagen, dass
sich durch DFT-Strukturen vielseitige Moglichkeiten
ergeben, weitere Entwicklungsarbeit zu betreiben, da
dieses weite Feld noch langst nicht ausgereizt wurde.
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In der Biologie und Pharmazie werden neuronale
Netze berechnet, um etwa psychische
Erkrankungen oder Medikamente zu erforschen.
Da eine Simulation mit aktuellen PC-Systemen
sehr lang dauert, wurde das Projekt Nepteron
gegrindet. Sein Anspruch ist es, neuronale Netze
mittlerer GréRe in Echtzeit zu berechnen und
darzustellen. Um dieses Ziel zu erreichen, missen
die Daten eben so schnell an einen PC gesendet
und dort verarbeitet werden, wie sie der FPGA
produziert. Dieses Paper beschreibt die dazu
verwendete Hardware und ein Konzept fir die PC
Software.

1. Vorstellung des

Projekts

Das Ziel dieser Projektgruppe ist es, neuronale Netze
mittlerer GroRe in Echtzeit zu berechnen. Unter
Echtzeit wird hier verstanden, dass z.B. die Simulation
von 20 Sekunden Zellverhalten auch 20 Sekunden
dauert. Mittlere GroRe heildt, dass Netze in der
Grolenordnung 500.000 Zellen angestrebt werden.
Dies soll durch das Vernetzen mehrerer ASIC-Chips
realisiert werden, die jeweils mehrere Neuronenkerne
beinhalten. Die Zellen werden nach dem Huber-Braun
Modell berechnet, was einen sehr guten Kompromiss
zwischen Rechenaufwand und Realitdtsnahe darstellt

[1].

Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass es
nicht darum geht, Berechnungen von dem Netz
ausfihren zu lassen. In der Informatik werden
neuronale Netze beispielsweise zur
Gesichtserkennung eingesetzt. Dabei werden die
Netze so angelernt, dass sie auf bestimmte
Eingabedaten bestimmte Ausgabedaten erzeugen.
Dies ist hier wie gesagt nicht der Fall. Vielmehr wird
das Verhalten von menschlichen Zellen simuliert. Die
Zustande der einzelnen Zellen sind von Interesse, um
zum Beispiel die Wirkung von Medikamenten zu
untersuchen oder die Griinde fiir Schlafstérung zu
erforschen. Es geht im Grunde um die Frage: Was
passiert mit einer Gruppe Zellen, die sich im Zustand
A befinden, wenn man X tut? Wobei A und X vom
Benutzer per PC frei wahlbar sind.

Nepteron

Um die digitale Architektur zu entwickeln und zu testen
wird ein Virtex-4 FPGA eingesetzt. Auf diesem ist zur
Zeit ein  Neuronenkern implementiert, der 400
Neuronen in Echtzeit berechnen kann. Aul3er dem
eigentlichen Neuronenrechner [2] wird eine USB 2.0
Verbindung zu einem PC bendétigt und ein Programm,
dass die ankommenden Daten entgegen nimmt,
verarbeitet und in einer Graphischen Benutzer-
oberflache (GUI) darstellt.

2. Vorstellung der Strecke

Abbildung 1 zeigt das Blockdiagramm der gesamten
Strecke von der Datenquelle (FPGA) zur Senke
(Benutzer). Die Datenrichtung am USB wird allerdings
immer aus Sicht des PCs definiert. Das heif3t wenn
der PC Daten anfordert und bekommt ist dies eine
Eingabe. Ausgabe bedeutet, dass der PC Daten zum
FPGA sendet. Orange Blécke gehdren zur Hardware
des Neuronenrechners und blaue Blécke zum PC.

Wenn eine C++ Funktion Daten senden will, dann
Ubergibt sie diese an eine Funktion der CyAPI [3].
Diese Bibliothek wird von Cypress zur Verfligung
gestellt, um dem Programmierer die Arbeit mit WinAPI
und Treibern abzunehmen. Nachdem die Daten auf
diesem Weg das Betriebssystem passiert haben
gelangen sie zum USB Hostcontroller auf dem
Mainboard. Dieser uUbertréagt sie Uber differentielle
Datenleitungen zum Cypress USB-Controllert. Er wird
in Abb.1 durch die drei Blocke ,GPIF*, ,USB Slave"
und ,8051" dargestellt. Der ,USB Slave" gibt sie
chipintern an das sogenannte General-
Programmable-Interface (GPIF) weiter. Das GPIF ist
ein programmierbarer Zustandsautomat, Uber den
externe Peripherie — in diesem Falle der Virtex-4-
FPGA — mit dem USB-Controller verbunden werden
kann. Hierfiir stehen neben einer Takt- und 8 bzw. 16
bidirektionalen Datenleitungen noch diverse
unidirektionale Output- und Handshake-Leitungen zur
Verfugung. Insgesamt lassen sich bis zu vier
unterschiedliche Datenlibertragungen zwischen FPGA
und GPIF programmieren, von denen jeweils nur eine
ausgefihrt werden kann. Fir eine ausflihrliche
Betrachtung der GPIF-Programmierung siehe [3].
Welche Ubertragungsart wann eingesetzt wird

1 Exakter Name: CY7C68013A-128AX
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entscheidet die Firmware des integrierten 8051. Sie
kann nach Belieben geandert werden und kontrolliert
neben dem GPIF noch einige nach aulen gefiihrte
Pins.

Auf der FPGA Seite Gbernimmt die sogenannte FIFO-
Management-Unit (FMU) die Bedienung des GPIF.
Sie ist in VHDL geschrieben und setzt sich im
Wesentlichen aus zwei Dualport-Speicherblocken fur
beide = Kommunikationsrichtungen  sowie  zwei
Zustandsautomaten fir die Steuerung der beiden
Ubertragungsrichtungen zusammen. Die
Speicherblocke sind mit FIFO_IN und FIFO_OUT
bezeichnet und beinhalten jeweils eine frei skalierbare
Anzahl an Pufferspeichern der Organisation 512*8 Bit

zur Aufnahme eines USB-Pakets. Die
Systemumgebung auf dem FPGA stellt ein Top-Level-
Modul dar und bietet zu Testzwecken drei

Betriebsarten: Copying, Generating und Verifying. In
der Betriebsart “Copying“ werden die vom PC
gesendeten USB-Pakete direkt wieder zurtick zum PC
geschickt. Im Modus “Generating” generiert die
Systemumgebung fortlaufend pro Millisekunde eine
frei einstellbare Anzahl von Dummy-Paketen und

Ubertragt diese in den FIFO_IN zur weiteren
Ubertragung an den PC, der sie auf Korrektheit prift.
In der letzten Betriebsart “Verifying“® hingegen

generiert der PC fortlaufend Dummy-Pakete und
sendet sie in Richtung FMU. Parallel zum Auslesen
aus dem FIFO_OUT werden die Pakete vom Top-
Level-Modul in Echtzeit auf Korrektheit gepriift.

Die Daten passieren naturgemald jede dieser sechs
Stationen und daher bestimmt das langsamste Glied
der Kette die maximale Datenrate.

3. Anforderungen an die Strecke

Der zur Zeit implementierte Neuronenkern berechnet
400 Neuronen in Echtzeit und wirft dabei 3*512 Byte
Daten pro Neuronenzyklus aus. Da ein solcher Zyklus
100 us dauert ist eine Datenrate von mindestens
15,36 MB/s notig. Wenn sie fur mehr als 100 ps
unterschritten wird, beginnen die Puffer im FPGA voll
zu laufen. Diese kbénnen den Datenstrom fir 1 ms
vorhalten, ohne das der Neuronenkern bei seinen

Berechnungen gestort wird. An sich ergibt das eine
harte Echtzeitanforderung, weil — ob mit oder ohne
Puffer — die Datenrate auf Dauer nicht unter die
genannten 15,36 MB/s fallen darf. Tut sie das doch,
gehen entweder Daten verloren oder der
Neuronenkern muss angehalten werden. Falsche oder
fehlende Daten kdnnen die Benutzer des Systems
verwirren und zu falschen Forschungsergebnissen
fuhren. Ein Stoppen der Berechnungen verlangert
zwar die Simulationsdauer, wenn diese
Unterbrechungen aber so kurz sind, dass der
Benutzer keine Verzdgerung erkennen kann, kénnen
sie in Kauf genommen werden. Es bestehen also zwei
Anforderungen an die Datenstrecke:

« Die Datenrate soll nicht unter 15,36 MB/s
fallen.

* Die Dateniibertragung muss sehr sicher sein.

Wie kurz ,kurz genug“ und wie sicher ,sicher genug”
ist soll an dieser Stelle offen bleiben. Die folgenden
Tests ermitteln wie schnell und wie genau das
vorliegende System tatsachlich ist. Anhand dieser
Ergebnisse wird entschieden, ob es gut genug ist.

4. Untersuchung der Strecke

Ein USB-Paket besteht physikalisch aus 512 Bytes.
Um die Ubertragungsrate zu messen, miissen
mehrere hundert Pakete verschickt werden; zum
Messen der  Ubertragungssicherheit  mehrere
Milliarden. Selbst die kleine Menge von fiinf Paketen
kann mit den verfiigbaren Logikanalysatoren nicht
mehr verarbeitet werden. Daher finden die Messungen
innerhalb eigens entwickelter C++ Programme statt.
AuRBerdem wird die 8051 Firmware modifiziert, um bei
bestimmten Ereignissen einen Pin auf High oder Low
Zu setzen.

4.1 Maximale Datenrate ohne FPGA

Um ein Richtmal fur folgende Messungen zu haben,
wurde mit Hilfe des Verfahrens aus [5] die maximale
Datenrate ermittelt. Dabei fordert eine PC-Software
Daten an, der im Chip integrierte 8051 Kern stellt sie
an den Endpoints zur Verfigung und misst die Zeit,

Neuronenrechner | PC
AR .
FPGA GPIF '« USBSlave | | | USBHost —» o NGOWS 1, . C++
<« XP [ Treiber
A A I A
Y I Y
|
8051 | Benutzer
|

Abbildung 1: Die Datenstrecke
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die zum Abholen benétigt wird. Die Firmware wurde
von Cypress in Assembler geschrieben, um den
Einfluss des 8051 so gering und bekannt wie mdglich
zu halten. Da keinerlei Datenverarbeitung oder
-erzeugung stattfindet, die Datenmenge sehr klein ist
und die Zeitmessung im 8051 stattfindet, wird hier die
maximale Datenrate gemessen.

Das theoretische Maximum der USB 2.0 brutto
Datenrate betrdgt 60 MB/s. Mehrere Messungen
ergaben eine durchschnittliche Datenrate von 55
MB/s, Dieses Ergebnis Ubertrifft die Anforderungen
um ein Vielfaches und zeigt, dass die Strecke
zwischen Windows XP und USB-Controller fir das
Nepteron Projekt mehr als geeignet ist. Die
Streckenteile rechts und links davon (C++ und FPGA)
werden nachfolgend gesondert untersucht.

4.2 Daten- und Fehlerrate mit FPGA

Nachdem die grundlegende Eignung des USB-
Controllers festgestellt wurde, soll nun die gesamte
Strecke untersucht werden. Dazu wurde ein C++
Programm geschrieben, dass Dummy-Daten vom
FPGA liest und dudberprift. Das Programm heil3t
SpeedTest und baut auf Knopfdruck eine Verbindung
zum USB-Controller auf und liest eine grol3ere Menge
Daten. AnschlieRend berechnet es die Datenrate und
uberpriift, ob es Ubertragungsfehler gab. Hierbei wird
Bulktransfer genutzt, da er auf USB Hardware Ebene
eine sichere Ubertragung garantiert [6]. Um trotzdem
auf Ubertragungsfehler zu prifen ist jedes der 512
Byte Pakete folgendermal3en aufgebaut:

e Byte 0 und 1: Fortlaufende Pakethummer

* Byte 2 bis 511: Byte 2 des ersten Pakets ist
Null, alle folgenden werden um jeweils drei
erhoht.

Dabei werden Paketgrenzen und Uberlaufe ignoriert.
Das heil3t Byte 2 von Paket 1 hat einen anderen Wert
als Byte 2 von Paket 2 etc.. Nachdem der Startknopf
gedruckt wurde nimmt SpeedTest Einstellungen am
USB Gerat vor und zeigt in einer Konsole wichtige
Daten wie zum Beispiel Art und Anzahl der Endpoints
oder den Namen des Geréats an. Anschlie3end startet
die Initialisierung der Testroutinen. Dabei werden
unter anderem zwei Datenpuffer angelegt, die grof3
genug sind um alle Daten der folgenden Ubertragung
aufzunehmen. Einer dieser Puffer nimmt alle
ankommenden Daten auf und der Andere wird mit
Vergleichswerten initialisiert. Dies kann je nach
gewtunschter Datenmenge einige Minuten in Anspruch
nehmen. Danach startet der eigentliche Lesevorgang,
der mdoglichst knapp gehalten wurde. Schleifen,
Abfragen und Ausgaben werden auf ein Minimum

i Z:\SpeedTest 2.x.exe

Device open

: Cypress EZ-UEB Example Device
Mumber of Endpoints: 3
Max Paket Size of Bulk Out 1: 512
Endpoint B iz C I
Endpoint 1 i= B O
Endpoint 2 is B I

Test Farameters

Uersion:

High Level Paket Size = 524288
High Level Paket Mumher = ZHA

How often Buffer will bhe filled: 1

Loading Buffer for the 1 time ... finished.

1>

USB echo <62
¥You chose: 1

finizhed

Starting USE read ...
Going to evaluate for the 1 time

FEuvaluating data ... finished
finished
needed for Datatransfer: 6.8 s

needed for Filling Buffers: 21._8
needed for evaluating Data:- 17.9

Mumber of missreads (USB Buffer was emptyr: @

Prezs any key to gquit
Abbildung 2: Messprotokoll SpeedTest2.7

begrenzt. AuRerdem wurde darauf geachtet an dieser
Stelle nur den C Teil von C++ zu verwenden.

Dabei laufen drei Messungen, die folgende Zeiten
protokollieren:

e Initialisierung der Puffer
* Lesen der Daten vom USB
e Auswertung der Daten

Abb. 2 zeigt die Ausgabe einer solchen Messung.
Dieser Test wurde mehrfach auch mit gréReren
Datenmengen wiederholt und unter zig Gigabyte fand
sich nicht ein einziges falsches Byte. Damit gilt die
USB-interne Datensicherung als ausreichend und es
wird auf eine Fehlerbehandlung im
Anwendungsprogramm verzichtet.

Um die geringe Datenrate zu erklaren wurden
verschiedene Messungen vorgenommen. Die Ldsung
brachte eine Untersuchung der GPIF Verbindung
zwischen FPGA und USB-Controller. Abbildung 3 zeigt
das Ergebnis einer Messung, bei der der FPGA vier
Pakete Ubertrdgt und den Zustand ,GPIF aktiv‘ auf
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einen Pin legt. Das GPIF wurde mit acht
Datenleitungen betrieben. Die Puffer im USB-
Controller waren dabei leer, um eine maximale

Datenrate zu garantieren.

i 100/ Stop & [ 269V

& 80.005 20.008/

Edge Trigger Menu

Source 4D Slope
1 £

Abbildung 3: GPIF-Aktivitat

Zu beachten ist vor Allem die lange Totzeit zwischen
den Ubertragungen. Vermutlich schalten hier die
Zustandsautomaten von einem Sende-FIFO auf das
andere um. Um die volle Datenrate zu erhalten muss
der FPGA alle sechzehn Leitungen bedienen.

Bei Experimenten mit dem FX2LP-Board? einer
Firmware, die laufend Dummy-Daten generiert bzw.
annimmt wurden Datenraten von 30 MB/s beim
Schreiben und 40 MB/s beim Lesen erreicht. Dabei
kam weder GPIF noch ein FPGA zum Einsatz und
daher werden diese Datenraten als praktisches
Maximum des USB-Controllers angesehen.

Alles in Allem fallt der Test sehr gut aus. GPIF, der
Cypress USB-Controller und die Cypress Bibliothek
sind fir das Vorhaben bestens geeignet.

4.3 Verarbeitungsdauer im PC

Die letzte Unbekannte in dem System ist der PC. Da
Windows XP  verwendet wird, steht die
Echtzeitfahigkeit unter einem schlechten Stern. Die
Daten missen nicht nur regelmaf3ig abgeholt, sondern

finizshed

needed for Datatransfer: 497.8
needed for filling Buffers:

needed for evaluating Data: 174

Datarate: 21.9 MB/s
Expected Data: 1873 MB
Heceived Data: 1873.7 MB

Abbildung 4: SpeedTest mit Arrays

2 Exakter Name: CY3684 EZ-USB FX2LP
Development Kit

auch so schnell verarbeitet werden, wie sie
ankommen. Die Messungen aus Abb.2 zeigen, dass
der einfache Vergleich der empfangenen Daten mit
den Vergleichsdaten ca. drei mal so lang dauert wie
das Empfangen. Um die Verarbeitungszeit zu
minimieren wurde SpeedTest so modifiziert, dass als
Puffer einfache Arrays verwendet werden. Wie in
Abb.4 zu sehen ist, &ndert sich wider Erwarten an der
Verarbeitungsdauer nichts. Abb.5 zeigt einen
Ausschnitt des typischen CPU-Lastverlaufs wahrend
eines ,Lade Puffer — Lese USB — Vergleiche Puffer®
Zyklus'. Hier lasst sich leicht erkennen, dass der
verwendete PC (,Intel Core2Duo @ 2,66 GHz", 3 GB
RAM)  wahrend den  Array-Operationen  am
Leistungsmaximum agiert. Die geringe Auslastung
wahrend der Lesephase erklart sich dadurch, dass die
Funktion XferData() erst zuriickkehrt, nachdem die
geforderte Datenmenge empfangen wurde. Wahrend
der Wartephasen ist dieses 1-Thread Programm also
tatenlos.

CPU-Auslastung

Werlauf der CPU-Auslastung

Abbildung 5: CPU Last SpeedTest

4.4 Ergebnis der Untersuchung

Der USB-Controller erflillt in jeder Hinsicht die
Anforderungen dieses Projekts. Der Test aus Kap.4.1
demonstriert seine Leistungsfahigkeit fur die USB-
Verbindung, die auch durch ein C++ Programm und
Windows XP (s. Kap. 4.2) kaum geschmalert wird.
Die GPIF-Verbindung zum FPGA arbeitet ebenfalls
zufriedenstellend und erfillt die Anforderungen.

Fraglich bleibt, ob eine Echtzeitverarbeitung mit einem
PC moglich sein wird. Fir die Datenverarbeitung ist
ein Rechner nétig, der regelméRig die USB-Daten
abholt. Grundséatzlich ist Windows XP nicht dazu in
der Lage. Allerdings hat Kap. 4.2 hat gezeigt, dass der
PC die Daten wesentlich schneller abholen kann als
sie von GPIF angeliefert werden. Dadurch kann er
vollgelaufene Puffer bei Bedarf sehr schnell wieder
leeren. Des Weiteren gibt es Mittel und Wege um,
sich Echtzeitverhalten anzunahern. Da ein Versagen
des Systems keine Leben gefahrdet und da es sich
um eine weiche Echtzeitanforderung handelt, ist ein
Versuch Windows XP einzusetzen vertretbar.
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5. Vorstellung der Lésung

Dieses Kapitel behandelt die Konzepte zur Lésung der
Probleme aus Kapitel 4. Es geht darauf ein, warum
echt-parallele Verarbeitung nétig ist und wie sie
realisiert werden soll. AuRerdem wird die MVC-D
Architektur, der Datenfluss wahrend der Simulation
sowie die Klassenhierarchie beschrieben und zwei
Mdglichkeiten aufgezeigt, Windows XP echtzeitfahig
zu machen.

5.1 Modularitat durch MVC-D Architektur

Damit die Software leicht zu schreiben und
zukunftssicher, d.h. &nderbar ist wird sie modular
aufgebaut.

Es handelt sich hier um eine Datenverarbeitung mit
Benutzeroberflache und deshalb wird das Modell-
View-Controller (MVC) Konzept eingesetzt. Dabei wird
ein Programm streng in die genannten drei Teile
getrennt. Das Modell enthélt alle Daten des Systems,
bearbeitet sie aber nicht. View ist fir die Darstellung
des Modells verantwortlich. Das heil3t es zeigt z.B. die
Neuronendaten als xy-Graphen am Bildschirm an und
wickelt die Ublichen Windows-Operationen wie
Speichern/Laden, Abbrechen etc. ab. Der Controller

Abbildung 6: MVC-D Konzept mit Schnittstellen

ist die einzige Instanz die die Daten des Modells
manipuliert. Er fuhrt also die eigentliche Arbeit aus. In
diesem Programm nimmt er die Daten von der USB-
Schnittstelle entgegen, dekodiert die Header und fillt
damit das Modell. AuBerdem sendet er vor dem Start
der Simulation Einstellungs- und Initialisierungsdaten
an den FPGA. MVC wird hier um eine Datenquelle/-
senke erweitert, die dank fest definierter Schnittstellen
ebenfalls leicht ausgetauscht werden kann. Abb. 6
zeigt eine Ubersicht der Architektur. Die Rechtecke
stellen Schnittstellen dar. Die roten Pfeile zeigen den
Fluss der Nutzdaten von der Datenquelle (D) zur
Darstellung (V) wahrend einer laufenden Simulation.

Um die notige Geschwindigkeit zu erreichen wird an
der Schnittstelle Controller/Modell die strikte Trennung
der vier Teile aufgehoben. Die Hauptarbeit des
Programms ist es, Daten in das Modell einzusortieren.
Da dies vom Controller erledigt wird muss er den
schnellst mdglichen, noch vertretbaren Zugriff auf das
Modell haben. Der Controller schreibt deshalb direkt
auf die Originaldaten. Die Modularitat ist trotzdem
gewahrleistet, weil der Controller keine Kenntnis der
internen Modellstruktur bendtigt. Er bekommt das
notige Wissen zur Laufzeit von einer Interface-
Funktion.

5.2 Echt-parallele Verarbeitung

Ein Anspruch des Nepteron Projekts ist es, dass die
gesamte Simulation in Echtzeit ablauft. Dazu muss
der PC die Daten genauso schnell verarbeiten, wie der
FPGA sie produziert. Kapitel 4.3 hat gezeigt, dass ein
einfacher Vergleich der Daten ca. drei mal so lang
dauert wie der Empfang. Hierzu kénnte ein PC mit
QuadCore Prozessor eingesetzt werden. Ein Kern
wurde sich um den Datenempfang kimmern, wahrend
die anderen drei die Daten Uberprifen. Dadurch ware
das Testprogramm zwar schnell genug, aber die
eigentliche Datenverarbeitung ist  wesentlich
komplizierter und daher reicht ein QuadCore nicht
aus.

Die finale Software wird auf einem Server mit zwei
QuadCore-Prozessoren mit je 4 GB RAM getestet.
Damit das Programm alle acht Kerne optimal nutzt,
wird Intels ThreadingBuildingBlocks (TBB) eingesetzt.
Diese Bibliothek erweitert C++ um Kontrollstrukturen
wie .parallel_for" und Container wie
~concurrent_vector* [7]. Dadurch wird es madglich
Parallelitat in C++ auszudriicken. AuBerdem arbeitet
der Anwendungsprogrammierer nicht mit Prozessen
oder Threads, sondern mit Tasks. Der TBB-Scheduler
Ubernimmt das Verteilen der Tasks auf die
Prozessoren. Das ist nicht nur effektiver als ein
Zuweisen per Hand, sondern auch selbst-skalierend.
Das heifdt, wenn das Programm auf einem 16 Kern
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Computer ausgefiihrt wird nutzt es automatisch alle 16
Kerne. (Vorausgesetzt das Programm kann in 16
oder mehr nebenlaufige Teile geteilt werden) Der
Programmierer kiimmert sich also nicht mehr um die
Verwaltung seiner Hardware sondern um das
eigentliche Problem.

Abb. 7 zeigt den Weg der Daten wéahrend einer
Simulation. Dieses Diagramm ist eine
Detaildarstellung des Controllers und zeigt, an
welchen Stellen die Verarbeitung parallelisiert werden
kann. Die orangefarbenen Rechtecke stellen spezielle
TBB-Datencontainer dar. Sie sind fur den
gleichzeitigen Zugriff von mehreren Lesern/Schreibern
geeignet und wachsen oder schrumpfen je nach
Bedarf [7]. Die blauen Rechtecke stellen aktive Teile
des Programms dar. Die transparenten Rechtecke
deuten an, dass dieser Programmteil mehrfach
ausgefihrt werden kann. Wie stark die
Parallelisierung an diesen Stellen ist, wird vom TBB-
Scheduler entschieden. Seine  Entscheidungen
hangen davon ab, wie viele Daten noch auf ihre
Verarbeitung warten, wie viele CPU-Kerne zur
Verfigung stehen und wie der Programmierer den
Code implementiert hat.

Die tatséchlichen Daten werden so wenig wie méglich
bewegt. Wenn die Quelle etwas produziert, legt sie es
im Rohdaten-Container ab. Dazu erstellt sie einen
Array, den sie mit einem intelligenten Zeiger vom Typ
TR1::shared_array [8][9] verwaltet. Diese Zeiger
werden in den Rohdaten-Container eingehangen, wo
sie darauf warten, von einer Vorsortierung abgeholt zu

werden. Diese Funktionen nehmen sich einen oder
mehrere Zeiger aus dem Container und dekodieren
die Header. Wenn mit den Daten alles in Ordnung ist,
mussen sie in in die RTP, SSP und FSP Container
gelegt werden. Leider ist das Weiterreichen der Zeiger
nicht moglich, da die urspriinglichen, recht grof3en
Pakete eine Menge kleinerer Pakete enthalten, die
nach den eben genannten drei Datentypen RTP, SSP
und FSP sortiert werden missen. Deshalb kopiert die
Vorsortierung die Daten in die entsprechenden
Container und l8scht das Original. Das heil3t, die
Datenquelle fullt zwar den Rohdaten-Container, das
Leeren tbernimmt aber die Vorsortierung.

Nachdem die Daten nach Typ sortiert wurden, werden
sie von den zustandigen Funktionen in das Modell
geschrieben, womit der Controller seine Aufgabe
erledigt hat. Das Modell entscheidet Gbrigens
selbststéndig, wann es Daten auf die Festplatte (HDD)
auslagern muss. Dies wird nicht vom Controller
Ubernommen, da die Festplatte als eine Erweiterung
des Arbeitsspeichers verwendet wird. Fir die
AuRBenwelt ist es dadurch egal, wo die Daten liegen.
Wenn jemand Daten lesen will, Ubergibt er an das
Modell die nétigen Informationen wie Zeitpunkt und
Neuronen-Adresse und bekommt anschlie3end das
Gewunschte geliefert.

5.3 Klassenhierarchie

Um die MVC-D Architektur zu realisieren, wurden
verschiedene ausfihrende Klassen entwickelt, die

RTP RTP
Container Sortierung _\
View
]
Vor- sSSP S5P
alanquelie —neliealety sortierung Container Sortierung [—* Modell
HDD
FSP FSpP Controller
Container Sortierung v
HDD

Abbildung 7: Parallele Datenverarbeitung
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Uber Interface-Klassen miteinander kommunizieren.
Im Rahmen dieses Papers kann nicht auf jede Klasse
einzeln eingegangen werden. Es haben sich aber
verschiedene Kategorien herauskristallisiert Uber die
ein kurzer Uberblick mit Beispielen gegeben wird.

5.3.1 Master

Das Datenmodell besteht im Kern aus den zwei
Klassen Neuron und Cluster. Ein Objekt vom Typ
Neuron enthélt alle Informationen, die ndétig sind, um
ein Neuron im Sinne des Huber-Braun-Modells fir
einen Zeitpunkt zu beschreiben. Ein Cluster enthélt so
viele Neuronen wie nétig, um das Netz eines
Neuronenkerns abzubilden, aktuell 400. Es existiert
also fir jeden Simulationszeitpunkt ein Cluster, das
alle Daten enthalt. Beim Zugriff auf das Modell kann
wie durch Karteikarten geblattert werden, bis der
gewlnschte Zeitpunkt erreicht ist. Dieses Blattern
Ubernimmt ein Objekt vom Typ ClusterMaster. Er
erzeugt und léscht Cluster und fuhrt eine Liste aller
existierenden Cluster. Auf Anfrage nimmt er einen
Zeitpunkt entgegen und liefert einen intelligenten
Zeiger auf den passenden Cluster zuriick. Er ist die in
Kap. 5.1 erwéhnte Schnittstelle zwischen Modell und
Controller. Weitere Master sind: TaskHDDMaster und
VideoDataMaster.

Allgemein ist in diesem Projekt ein Master eine
Instanz, die Ressourcen verwaltet und Dienste zur
Verfigung stellt. Master kdnnen als eigenstandige
Tasks laufen oder untatig im Arbeitsspeicher liegen,
bis sie aufgefordert werden etwas zu tun.

5.3.2 Tasks

Im Sinne von TBB sind Tasks einzelne, unabhangige
Aufgabenpakete [10]. Der TBB-Scheduler verteilt sie
automatisch auf die freien CPU-Kerne.. TBB kennt
zwei Mdoglichkeiten neue Tasks zu erzeugen, einmal
automatisch durch den TBB-Scheduler. Wenn etwa
eine parallel_for Schleife aufgerollt wird, dann laufen
die aufgerollten Teile parallel als einzelne Tasks. Ist
ein Teil beendet wird das Ergebnis zuriickgegeben
und der Task automatisch geschlossen. Die zweite
Mdglichkeit ist, dass der Programmierer selbstandig
Tasks anlegt. Diese laufen wann immer der Scheduler
ihnen Rechenzeit zugesteht und enden, sobald ihre
persénliche Abbruchbedingung zutrifft. Sie sind vor
Allem deshalb interessant, weil damit Code
geschaffen werden kann, der standig lauft.
Grundsatzlich bekommen alle vier Teile des MVC-D
einen eigenen Task. Diese kénnen je nach Bedarf
Nachkommen erzeugen, was der Controller wie in
Kapitel 5.2 zu sehen ist auch rege tut. Unter Anderem
sind folgende Tasks zum Betrieb der Software notig:
TaskDecodePipeline, TaskHDDMaster,

TaskUSBReader und TaskTXTReader. Sie werden je
nach Betriebszustand gestartet und beendet.

5.3.3 Interfaces

Die  Objekte dieses Klassentyps bestehen
hauptsachlich aus einem grofRen Datencontainer und
fuhren noch einige Methoden zu dessen Verwaltung
mit. Teile von View mussen beispielsweise auf Daten
aus dem Modell zugreifen, um etwa einen
Spannungsverlauf auf den Bildschirm zu zeichnen.
Diese Daten jedes Mal aus dem Modell
herauszusuchen, ware sehr aufwendig. Deshalb wird
die Klasse RealTimeVideoData eingefiihrt. Objekte
dieses Typs beinhalten alle nétigen Daten, um einen
kompletten Verlauf auf den Bildschirm zu zeichnen.
View liest diese Objekte  regelméafRig aus und
aktualisiert damit die Graphen. Wenn ein anderer
Ausschnitt gezeichnet werden soll, missen nur die
Daten im entsprechenden Interface-Objekt geandert
werden, und View zeichnet automatisch ein anderes
Bild. Pro Graph, der gezeigt werden soll, existiert also
eine Instanz dieser Klasse. Weitere Interface-Klassen
sind CoreSetup und CoreState. Sie beinhalten die
Daten zum Einstellen des Neuronenkerns bzw. seinen
aktuellen Zustand. Dadurch wird das Interface
Controller/View realisiert. Auflerdem sind noch
folgende Interface-Klassen geplant: RawDataStorage,
SnapshotVideoData und FireStatusVideoData.

5.4 Echtzeitfahigkeit von Windows XP

Grundsatzlich gibt es keine Garantie, wann Windows
einem Programm Rechenzeit zugesteht. Dadurch gilt
es als unmdoglich, zeitkritische Anwendungen auf
einem PC mit Windows-Oberflache zu betreiben.
Wahrend der Recherche zu diesem Projekt
entwickelte der Autor allerdings zwei Wege, die das
Ziel - namlich ein standiges, kontrolliertes Abarbeiten
von beliebigen C++ Code - erreichen kénnten.

Eine kurze Einfuhrung: Um mehrere Aufgaben
scheinbar  gleichzeitg auf einem  Prozessor
auszufthren, wurden Prozesse, Threads, der
Windows-Scheduler u.v.m. eingefuhrt. Jedes aktive
Programm lauft unter Windows als Prozess. Der
Windows-Scheduler  entscheidet wann  welcher
Prozess Rechenzeit erhalt. Jeder Prozess bekommt
seinen eigenen Speicherbereich mit virtuellem
(mapped) Adressraum zugewiesen. Deshalb kann
zwar jeder Prozess bis zu 4 GB Arbeitsspeicher
adressieren ohne einen anderen zu stéren aber er
kann auch nicht auf die Daten eines anderen
Prozesses zugreifen; und der alte BTX-Hack, bei dem
ein Anwendungsprogramm den Return-Stack des
Kernels Uberschreibt, funktioniert nicht mehr. Nur der
Kernel arbeitet mit realen RAM-Adressen. Jeder
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Prozess hat seinen eigenen Return-Stack, den er bei
jedem Kontextwechsel ladt und speichert. Ein
Prozesswechsel dauert recht lang und Inter-Prozess-
Kommunikation ist ebenfalls aufwéandig. Deshalb
wurden Threads eingefihrt. Sie sind voneinander
unabhangige Ausfihrungspfade eines Prozesses. Ein
Prozess kann beliebig viele Threads beinhalten und
steuert selbst wann welcher aktiv ist. Dadurch ist es
maglich, dass ein einziger Prozess z.B. ,gleichzeitig”
Musik  spielt, einen Film zeigt und auf
Tastatureingaben reagiert. Threads teilen sich sowohl
die CPU-Zeit als auch den Speicher des
Vaterprozesses. Daher kdnnen sie untereinander sehr
schnell kommunizieren, und sie missen Kkeinen
vollstandigen Kontextwechsel ausfuhren, wenn von
einem Thread auf einen anderen umgeschaltet wird.
Auf einem System, mit zwei oder mehr
Prozessorkernen koénnen Threads echt parallel
bearbeitet werden.

5.4.1 Prozessprioritiiten stehlen

Um besser entscheiden zu kdnnen, wann welcher
Prozess CPU Zeit bekommt, verteilt Windows
Prioritdten. Diese sind in acht Stufen unterteilt, wobei
REALTIME_PRIORITY_CLASS  die hochste und
interessanteste ist, sie hat sogar Vorrang vor
Betriebssystemprozessen. Mittels  SetPriorityClass
kann man diese Prioritdtsstufen andern [11]. Ein
Programm mit der hochsten Prioritdt kann auf einem
1-Prozessor-PC verhindern, dass die
Festplattencaches geleert werden oder dass auf die
Tastatur reagiert  wird. Vermutlich nutzen
Diskettenlaufwerke diese Prioritdt, wenn sie Daten
lesen oder nach einer Diskette suchen. Bei Multi-
Prozessor Systemen ist ein einziges Programm dieser
Prioritat problemlos einsetzbar, da far
Betriebssystemaufgaben  immer  noch  andere
Prozessoren zur Verfigung stehen.

Um sicher zu gehen, dass das eigene Programm nicht
von fremden verdrangt wird, muss es das einzige sein,
das diese hohe Prioritat besitzt. Um das zu erreichen
kann mit der WinAPI-Funktion
CreateToolhelp32Snapshot eine Liste aller Prozesse
erstellt werden [12]. Anschlie3end wird ein Handle mit
dem SeDebug Privileg fur jeden Prozess bendétigt.
Unter [13] wird erklart wie solche Handels erzeugt
werden und [14] gibt ndhere Information zum Thema
.Prozesssicherheit und -zugriff*. Durch das SeDebug
Privileg ist es u.A. mdoglich, die Prioritaten fremder
Prozesse nach Belieben zu &ndern. Dadurch kann
man das eigene Programm zum einzigen mit der
Prioritdit ,REALTIME_PRIORITY_CLASS" ernennen.
Da der Windows Scheduler immer zuerst die
Prozesse mit der hdchsten Prioritét fragt, ob sie CPU

Zeit bendtigen muss man so niemals auf benétigte
Rechenzeit verzichten

An dieser Stelle sei erwéhnt, dass auch auf diese
Weise kein Programm vdllig unterbrechungsfrei laufen
wird. Der Windows-Scheduler stellt zwar immer fest,
dass unsere Anwendung die hochste Prioritdt hat,
aber dazu bendtigt er eben CPU Zeit.

Es ist ratsam, eine Kopie der Snapshot Liste zu
erstellen, bevor man etwas &ndert. Dann kann vor
Beenden des Programms oder wahrend einer
Fehlerbehandlung der alte Systemzustand wieder
hergestellt werden.

5.4.2 CPU Affinitit manipulieren

Fur dieses Verfahren bendétigt man ebenfalls eine
Liste aller Prozesse und SeDebug Privilegien.
AuBerdem muss das System mindestens zwei
Prozessoren vorweisen kénnen.

Mit Hilfe der WinAPI Funktion SetProcessAffinityMask
aus [15] kann einem Prozess der Zugriff auf einzelne
Prozessoren untersagt werden. Angenommen das
vorliegende System habe vier Prozessoren. Dann
kénnte man z.B. allen fremden Prozessen den Zugriff
auf Prozessor Vier verbieten. Dem eigenen Programm
wiederum versagt man die Prozessoren Eins, Zwei
und Drei. Dadurch kann es nur noch auf Vier laufen,
der allen anderen ja verboten ist und muss diesen
Prozessor mit niemandem teilen.

Des Weiteren ist es moglich SetThreadAffinityMask
[16] zu verwenden. Dabei kénnte man alle fremden
Prozesse auf Prozessor Eins verbannen und die
restlichen drei Prozessoren an seine eigenen Threads
verteilen.

Fur die Nepteron Software soll exakt dies gemacht
werden. Allerdings mit Hilfe von TBB. Das heil3t
mittels CPU Affinitaten werden alle fremden Prozesse
auf den Kern Eins der CPU1 verbannt. Anschlieend
kann der TBB-Scheduler die restlichen 7 Kerne nach
Belieben fiir sich verwenden.

6. Fazit

Zusammenfassend lasst sich sagen, dass die Strecke
den Anforderungen genugt und fur das Nepteron
Projekt eingesetzt werden kann. Der USB-Controller
Uberrascht mit Datenraten, die &auflerst nah am
theoretischen Maximum von USB 2.0 liegen. Die
mitgelieferte Bibliothek CyAPI ist gut strukturiert und
dank der professionellen Dokumentation [4] kann man
sich gut einarbeiten und innerhalb weniger Stunden
erste C++/USB Verbindungen aufbauen. Der Chip
wird zur Zeit zwar durch den GPIF Betrieb mit 8 statt
16 Datenleitungen ausgebremst, bringt aber trotzdem
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die nétigen 15 MB/s. Ob der aktuelle PC die benotigte
Rechenleistung bringt, bleibt abzuwarten. Falls nicht,
kénnte er beispielsweise mit zwei Corei7 CPUs
aufgerustet werden, die dann 16 Kerne zur Verfligung
stellen.

Der modulare Aufbau der Software wird dafiir sorgen,
dass das Programm leicht erweitert werden kann,
Teile kdnnen geéndert oder ersetzt werden, ohne
andere Teile andern zu missen und schlieflich lasst
sich jeder Teil einzeln testen. Das langfristige Ziel des
Nepteron Projekts ist es mehrere Neuronenkerne auf
einem ASIC zu realisieren, die mittels einer oder
mehrerer USB 3.0 Leitungen mit einem PC verbunden
werden. Fir dieses Ziel ist der vorliegende Entwurf
gut vorbereitet. Einerseits kann die aktuelle
Datenquelle problemlos durch eine oder mehrere
neue ersetzt werden - sie missen lediglich den
Rohdatencontainer wie gehabt beflllen. Andererseits
steigt mit der Datenmenge auch der Anspruch an die
Rechenleistung des PCs. Der gesamte Controller
(siehe Abb.7) kann dazu mehrfach ausgefuhrt werden.
Dies ist leicht moglich, weil er als TBB Pipeline [17]
implementiert wird. Um sie zu duplizieren, muss
lediglich eine neue Instanz von ihr erzeugt und
verwaltet werden. Da alle Container als ,Multiple
Writer / Multiple Reader” Speicher realisiert werden,
brauchen sich zukiinftige Programmierer um den
Speicherzugriff keine Sorgen mehr machen, auch
wenn bei zwolf Stunden Simulation tUber 600 GB
Daten verarbeitet werden.

Alles in allem sollte dieser Plan die Anforderungen an
Wartbarkeit und Leistungsfahigkeit erfillen, wodurch
seiner Implementierung nichts mehr im Wege steht.
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A compact 12-bit current-steering D/A converter in
0.18 um CMOS technology is presented. The D/A
converter is designed to be integrated as a two-
step ramp generator in a new HDRC® image
sensor with global shutter functionality. A high
segmentation level (8-4) has been utilized to
guarantee monotonicity and achieve better static
and dynamic performances. The simulated
integral and differential linearity errors are less
than £1LSB and +0.5LSB respectively at an update
rate of 25 MHz. A triple-centroid switching scheme
has been exploited to circumvent the linear and
symmetrical gradient errors. The D/A converter
employs a newly developed 1-dimensional fully
custom 8-bit thermometer decoder based on an
iterative architecture. With a careful “design for
layout” approach, an active current-source array
area of 0.2 mm?2 has been accomplished.

1. Introduction

Digital-to-analog converters are fundamental devices
used in data processing systems. They serve as a
conversion interface to construct analog signals from
the digital input codes. The basic principle of a D/A
converter circuit is to generate a multiple of a certain
reference quantity for each digital input code. The D/A
converter’s transfer function can be expressed as:

N-1

Yout (D) = Z 2™Dy Yref (1)
m=0

Where D is the digital binary input code, Y, is the
reference quantity and N is the D/A converter's
resolution. The D/A converters are classified into three
main classes namely; the resistor, the capacitor and
the current-steering D/A converters. This classification
is recognized from the reference quantity used. The
corresponding D/A converter’s output signal can either
be a voltage, a charge or a current, respectively.

For each D/A converter class, various implementa-
tions ranging from high accuracy to high speed
architectures are introduced in literature. These
numerous alternative designs introduce challenges for
selecting the perfect architecture for a given
application. However, there will be always a tradeoff
between the different possible architectures.

In general, process tolerances, speed, silicon area,
accuracy and glitch considerations rule out the
resistive and the capacitive based architectures for
resolution above 10-bit. This leaves the current-
steering architecture to be the most suitable choice for
our 12-bit and compact D/A converter.

This paper is organized as follows. The HDRC® image
sensor application for the D/A converter is presented
in Section 2. The design and the floorplan of the
segmented current-steering D/A converter archit-
ecture are provided in Section 3. The switching
scheme used in our D/A converter is discussed in
Section 4. In Section 5, the newly developed 1-
dimensional fully custom 8-bit thermometer decoder
based on an iterative architecture is presented. The
layout of the current-source array is introduced in
Section 6. Simulation results are presented in Section
7. Finally, conclusions are given in Section 8.

Pixel Array

1000
Gmmmmmmm———aa)

DAC

Fig. 1: Simplified diagram for the HDRC® image sensor.
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Fig. 2: Desired two-step ramp signal.
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Fig. 3: D/A converter and the offset circuits.

2. HDRC® Image Sensor Application

The D/A converter is designed to be integrated in a
new HDRC® image sensor with global shutter
functionality (snapshot). More specifically, it is
designed to serve as a two-step ramp generator for
the A/D converters which are used to convert the
analog voltage of the pixel array. For this reason, as
depicted in Fig. 1, multi-parallel A/D converters are
used to convert the value of each column
simultaneously. The idea of parallelism in this case
reduces the conversion time significantly. However, a
single D/A converter is used to drive all the
parallelized A/D converters, this is to minimize
mismatch problems.

The operation of the A/D converters is divided into two
phases; a coarse and a fine phase, where each phase
requires a different ramp signal. Fig. 2 shows the two-
step ramp signal desired by the A/D converters and
the corresponding digital input code sequence. The
D/A converter should be designed to be capable of
providing successfully the required two-step ramp
signal. As depicted in Fig. 2, the ramp signal has two

different offsets; 1.22V+12.6mV and 1V in the coarse
phase and the fine phase, respectively.

The idea developed to provide these two
interchangeable offsets for the output ramp signal of
the D/A converter is introduced in Fig. 3. The circuit
employs a PMOS based current-steering D/A con-
verter and a resistive load. The resistive load acts as
a linear current-to-voltage converter. The main idea is
to allocate the lower offset value of 1V to the supply
line to have the necessary output in the fine phase.
Note that the supply line should be large enough to
avoid fluctuations and to allow a large output current
up to 20mA to flow. While the additional switched
offset current I,sss. is enabled only in the coarse
phase to provide additional 0.22V offset value at the
output. The additional offset current can be expressed
as:

0.22V

Rload

)

offset —

Thus, the overall offset voltage in the coarse phase
would be 1.22V as desired. Moreover, it was shown
earlier in Fig. 2 that during the coarse phase, the input
6 LSBs are always enabled. This is to shift the coarse
ramp signal by 12.6mV as anticipated.

3. D/A Converter Architecture

3.1. D/A Converter Design

Fig. 4 shows the segmented -current-steering
architecture that is used in our D/A converter with the
eight most significant bits (MSBs) converted using
unary current sources, and the four least significant
bits (LSBs) converted using binary-weighted current
sources. The segmentation level has been chosen
according to an area approach presented in [1], a high
segmentation level (8-4) has been utilized to
guarantee monotonicity and achieve better static and
dynamic performances. For a resolution of 12 bits, the
8 MSBs are converted to 255-bit thermometer code
and driven to the unary current sources, while the
remaining 4 LSBs are directly driven to the binary-
weighted current sources. The implementation of the
8-bit thermometer decoder is going to be presented
later in Section 5.

The schematic diagram of the PMOS based unary
current cell is depicted in Fig. 5. A common biasing
current source (MO0) is used to mirror the current to all
the current source transistors (M1, M2, .., M16). As
shown in the figure, the current source 16[,¢5 is
implemented using 16 identical parallel transistors
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with value [;s5. Same applies for all other current
sources; this is to reduce the mismatching effects.
Moreover, the switches should have the same
multiplicity as their corresponding current sources.

The sizing of the current source transistor depends on
the required INL-yield and the chosen overdrive
voltage (Vg5 — Vry). For an INL-yield of 99.7% on an
INL specification of +0.5LSB according to the equation
derived in [1], the relative standard deviation of the
LSB unit current source is:

8(Iisg)

= 0.25% 3)
IisB

This leads to the following area requirement for the
LSB current source transistor according to the
mismatch model derived in [2]:

= ; <A2 + i) (4)
2(8(Iusp)/Ise)? \ # " (Ves — Virn)?

where Az and A,y are the mismatch parameters
introduced by the foundry.

WLmin

It is proposed to design the switch transistors (M17,
M18) to be operating always in the saturation mode to
provide a shielding effect to the current source
transistors (cascode structure). This shielding effect is
defined to be; the isolation of the drain nodes of the
current source transistors from the varying output
node. This adds additional constraints to the design of
the transistor's dimensions to ensure a proper
operating mode during the whole output voltage
range.

3.2. The Floorplan

Strict requirements arrive on the floor planning and
the layout due to the use of a thermometer decoder
and large number of current sources that require
complex routing. Therefore, several approaches have
been presented in literature to arrange the current
sources for example to a matrix like layout. Moreover,
switching schemes are needed to compensate the
systematic errors introduced by linear and/or
symmetrical gradients on the chip to guarantee a
good static performance. The matrix distribution and
the switching scheme control the number and the
order of which the current sources are switched to the
output. The switching scheme will be discussed in
more detail in the next section.

There are two possible approaches for the floorplan of
the D/A converter, either the switch array (SA) is
integrated with the current-source array (CSA) or they
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Fig. 5: Schematic diagram of the unary current cell.

are separated. The later choice is preferred to have a
clear separation of the digital and the analog part of
the D/A converter. Furthermore, the separated
approach would make the CSA more compact,
leading to a design that is more uniform and less
susceptible to gradient errors.

As discussed in the previous subsection, for the (8-4)
segmentation level, each wunary current source
consists of 16 parallel transistors that are switched
simultaneously to the output providing the necessary
161, 55. For this reason, the CSA is designed to have a
16-square matrix distribution (Fig. 6), where the 16
identical transistors are uniformly distributed among
the 16 identical squares. This distribution guarantees
a better compensation for the systematical linear and
symmetrical gradient errors as depicted in Fig. 6.

The block diagram of the whole D/A converter is
shown in Fig. 7. The CSA is surrounded by couple of
dummy rows and columns of current source
transistors at the edges of the active array to achieve
an identical environment for all the active transistors.
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This also contributes to the compensation of
systematical errors. Depending on the offset current
needed in the coarse phase (Iyfrs), SOme of these
dummy current source transistors are utilized to
provide the necessary offset current.

4. Switching Scheme

Switching schemes are used to compensate errors
that are introduced by linear and/or symmetrical
gradient systematical errors that could arise due to
process-, temperature- and electrical variations.
These errors have to be taken into consideration
because they contribute to the static performance of
the D/A converter. By reducing these systematical
errors using the switching scheme, the random errors
will dominate. However, the random errors are kept
within the desired boundary (INL < 0.5LSB) by
adjusting the active current-source transistor area
(WLmin)-

There are various switching schemes that are
available in literature. However, by focusing on the 16-
square CSA implementation, the random walk [3],
double centroid [4] and triple centroid [1] switching
schemes are the valid schemes. Since the random
switching scheme introduces hard routing problems
which may require extra silicon area, therefore, it is
excluded from the comparison. Remain the double
and the triple centroid switching schemes that are
shown in Fig. 8. Referring to [4] and [1], the triple
centroid achieves a better integral non-linearity value
of #0.3LSB compared to *0.5LSB for the double
centroid. Moreover, the D/A converters in [4] and [1]
have segmentation levels of (8-4) and (5-7),
respectively, where lower segmentation levels should
have a degraded INL value. However, the D/A
converter that employs the triple centroid switching
scheme attains a better INL value although a lower
segmentation level has been utilized. This proves that
triple centroid has a preferable performance.
Consequently, the final decision for the most suitable
switching scheme for our D/A converter is the triple
centroid.

5. Iterative Thermometer Decoder

The decoder logic can be implemented either by using
the standard cell libraries or by a fully custom
designed logic. In both cases, special care has to be
taken for optimizing the timing constraint. This is to
improve the operating speed of the decoder. Our D/A
converter requires an 8-bit thermometer decoder for
the unary current-sources.

Fig. 6: CSA with 16-square distribution and clarification
for the linear and symmetrical gradient compensation.
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Unary 4 Binary
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Fig. 7: Block diagram of the whole D/A converter.
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Fig. 8: Double and triple centroid switching scheme.
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There are three main categories for the thermometer
decoders namely; one-dimensional decoder, two-
dimensional row/column decoder and multi-
dimensional matrix decoder. Fig. 9 shows the block
diagram of the three categories for an 8-bit binary
coded input (used in 8-4 segmented D/A converters).

First, the 1D decoder requires no additional logic
inside the array. This is because each of the 256
switch cells inside the array is driven by a single bit
from the decoder. This makes this implementation
smaller in area for large number of binary coded input
bits. However, it is more complex than the other two
categories, due to the large number of inputs. Second,
the idea of the 2D decoder is to split the large 1D
decoder into two smaller decoders to have a reduced
complexity and delay. However, additional logic for
each cell inside the array is used to decide upon the
activity of the cell depending on the row and column
signals. As a result, the array area is increased and
the matching properties are degraded. Third, the
multi-dimensional matrix decoder is just an extension
of the 2D decoder. The main target of this scheme is
to achieve a very high speed decoder at very high
resolutions at the cost of larger area. However, it can
be easily deduced that this decoding scheme is only
useful for very high resolutions (>12bits). Finally, this
makes the 1D decoder scheme to be the most
suitable for our application due to the smaller array
area and better matching properties.

The 8-bit 1D thermometer decoder can be
implemented easily by the conventional ROM based
design. The design simply consists of a 1-of-n
decoder plus additional OR gates at the output for
generating the desired thermometer output code.
However, a non-redundant logic design that is shown
in Fig. 10 proved to have a smaller area and delay.
The design has an iterative phenomenon that can be
easily deduced from the Boolean equations, where
the 2-bit thermometer decoder is common in all
equations. Each additional input bit requires only an
additional row of NAND/NOR gates at the output. Fig.
10 shows the generalized n-bit iterative thermometer
decoder design. This scheme simplifies the effort for
designers to develop higher order thermometer
decoders in a simple systematic approach while
attaining the minimum possible silicon area and delay.

6. Layout

The Layout is designed using the Cosmos tool from
Synopsys, and the layout design rule check (DRC) is
done using Synopsys Hercules. Transistor models
from the United Microelectronics Corporation (UMC)
are used.
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Fig. 9: Thermometer decoder categories:

(left) 1D decoder, (middle) 2D row/column decoder,
(right) multi-dimensional matrix decoder.
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Fig. 10: n-bit iterative thermometer decoder.

Since the CSA consumes the major area of the whole
D/A converter circuit, special care has been involved
to minimize the area. Reducing the area of the CSA
makes the current-source transistors more uniform
and potentially less susceptible to mismatch effects.

The layout is implemented in a way to allow complete
flexibility in the arrangement of the 255 unary and 4
binary inputs. With this approach, the area of the D/A
converter is dramatically reduced due to the
elimination of the routing matrix between the SA and
the CSA. An additional advantage of this
implementation is that it gives a complete flexibility for
designing a compact thermometer decoder layout
without constraints on the output bit arrangement.

Fig. 11 shows the layout diagram of the complete
CSA. The total CSA area is found to be around 0.2
mm?>. Noting that the minimum complete 12-bit D/A
converter area noted in literature is 0.44 mm? [3].
Since the CSA consumes the largest area of the
whole D/A converter, it is expected that our 12-bit D/A
converter will consume a smaller silicon area.
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Resolution 12bits
Digital Supply 1.8V
Analog Supply 3.3V
é Update rate 25 MHz
gl Output Swing 1V
INL [LSB] +0.0026
DNL [LSB] +0.877
CSAArea | 0.2mm’
404 um

Table 1: D/A converter

Fig. 11: CSA Layout. characteristics.

7. Simulation Results

The transistors were designed to withstand the large
offset voltage of approximately 1.22V without
changing their mode of operation from the desired
saturation mode. Simulation results are prominent and
the DC operating points are checked to be as wanted.

The static linearity errors of the D/A converter are
simulated at an update rate of 25 MHz. Fig. 12 shows
the simulated differential non-linearity (DNL) and the
integral  non-linearity  (INL), respectively. The
maximum DNL is found to be -0.0026LSB, while the
maximum INL is found to be -0.877LSB. Moreover,
the unit current source area is taken 1.5WL,,;, to
reduce the expected random mismatch effects after
fabrication. Fig. 13 shows the simulated two-step
ramp signal, the graph conforms to the required two-
step ramp signal shown earlier in Fig. 2. Finally,
Table 1 summarizes the D/A converter characteristics

8. Conclusion

In this paper, a segmented (8-4) current-steering D/A
converter in 0.18 um CMOS technology is presented.
The converter serves as a two-step ramp generator in
a new HDRC® image sensor. The systematical
gradient errors have been dramatically reduced by the
utilization of the triple centroid switching scheme and
the use of the 16-square matrix CSA distribution. This
converter employs a newly proposed iterative
thermometer decoder, which offers advantages in
complexity, area and delay. The simulated maximum
DNL and INL are within +0.877LSB and +0.0026LSB,
respectively. A CSA area of 0.2 mm?® has been
achieved, which should be less than the minimum
recently published 12-bit D/A converter area.
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Fig. 12: Simulated DNL and INL.
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Fig. 13: Simulated two-step ramp signal.
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An experimental test chip for time-to-digital-
converter-(TDC)-based digital sensors fabricated
in 0.35 um CMOS-technology is presented. It
contains voltage controlled differential delay lines,
a 10-bit cyclic pulse shrinking TDC, a temperature
sensitive differential ring oscillator and a 12-bit
ripple counter. The components are deliberately
designed to operate in the 0.5 MHz to 50 MHz
range thus allowing easy access to all signals and
wiring outside the chip. We present the basics of
TDC-based digital sensors, the design and layout
of the chip and an initial evaluation of perfor-
mance data. A smart temperature sensor is
proposed as an example of use.

1. Introduction

During the past decades, CMOS chip design has
become dominant due to low power consumption,
high level of integration, ease of design and low cost
of fabrication. CMOS-MEMS-technology has been
introduced in order to monolithically integrate sensors
and electronics. CMOS technologies are typically
optimized for the needs of digital circuitry, asking for
smart sensors, which could easily communicate using
a digital interface. This has spurred the development
of integrated sensors that combine an analog sensor
and a converter on the same chip. Commonly, most
conventional smart sensors convert the measured
signals into frequency, voltage or current signals.
Whereas digital frequency read-out is straight forward,
traditional analog-to-digital converters (ADCs) are
utilized for converting voltage/current signals into
subsequent digital output coding. As with emerging
CMOS technologies the feature size dimensions are
being reduced to increase the packing density and to
reach higher levels of integration, the reduction in
transistor gate-oxide thickness forces the system
voltage to decrease, making analog design difficult to
do [Roberts].

With the evolution of high-resolution CMOS-TDCs,
conversion of the sensor signal to time or frequency
and TDC or FDC (frequency-to-time conversion)-read-
out has been proposed as an alternative to traditional
ADC circuitry. This concept allows for integrating

sensors and electronics using pure digital circuitry,
what we call a digital sensor. The main advantages
that have been addressed beyond overcoming analog
impairments in nanometer-scale CMOS technologies
are reduced active chip area and power consumption.
Additionally, we would like to point out that digital
sensors are promising candidates for technologies,
where high precision analog circuitry is not available,
such as thin film transistor technology including
printed electronics.

TDC-GP1

7
Tra'r e é@a Le,
RLC-Unit
Switch
1 ©
2
3 ©

Fig. 1: Read-out of sensors R1, Rz, Rz using the commercial
TDC-GP1 [Bruns]. First, the RC-circuit is charged to Vpp by
the RLC-unit (switches 1-4 open). The capacitor C; is then
discharged via a selected switch and the time measurement
via the TDC is started. The measurement stops, if the
voltage of C; is lower than a given threshold. Determination
of the sensors resistance is by evaluating the ratio with
respect to the reference resistance Ryer.

For resistive or capacitive sensors, a hybrid solution is
commercially available. The measurement of the
sensors resistance or capacitance is transformed to a
TDC-based time measurement by measuring the
discharging time of a RC-circuit outside of the TDC-
chip (Fig. 1). The result is compared to that of a
reference device. Patented methods that are used for
reducing noise enable an accuracy that is comparable
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to high-end 24-Bit A/D-converters or even better at
high measurement rates [acam]. We have shown that
semiconductor gas sensors can be operated at
outmost sensitivity using this method [Bruns].
Monolithically integrated digital sensors that have
been fabricated, e.g. [ChenP], within the last decade
mostly use a delay element to convert the sensor
signal into a time interval. Fig. 2 illustrates the

operating principle.
e
Start pulse J—{ }—|\
Sensor signal

VeontroL g
dependent pulse

Digital output
Sensor-to-Pulse-
Converter (SPC)

Time-to-Digital-
Converter (TDC)

Veontrotz
E—

Fig. 2: Operating principle of TDC-based monolithically
integrated digital sensors. The SPC converts the analog
signal of a sensor into a pulse with a width proportional to
the magnitude of the signal. The TDC converts this time
interval to the digital output.

2. Related Work

Several CMOS-compatible methods for measurement
of time intervals have been proposed that can be
broadly classified into two groups: those whose time
resolution is based on the minimum gate delay
available in the process technology, and those
achieving sub-gate delay resolution, including time
stretching followed by counter methods [Chao],
double conversion (time-to-amplitude followed by
standard analog to digital A/D conversion) [Becker],
the Vernier method [Rama, Dudek], successive
approximation interpolation method [Méanti], sample
and hold based TDC [Napo] and the cyclic pulse
shrinking TDC [ChenC]. TDC’s based on the minimum
gate delay are classically utilizing the tapped delay
line, sub-gate delay resolution is based on the
evaluation of delay differences. Typically TDCs are
deployed for experiments in nuclear physics [Junn],
laser range-finding [Niss], and all-digital frequency
synthesis [Stasz]. For a review of TDC architectures,
the theoretical basis and an overview of applications
see [Henzler]. By converting a sensor analogue signal
into a pulse with a width proportional to the magnitude
of the signal, every TDC can also be used as an
alternative to the traditional ADC. Digital sensors,
however, require that the main building blocks are
based on pure digital concepts. The fabrication up to
now concentrated on temperature sensors using
CMOS technology.

For traditional temperature sensors with on-chip ADC
more than ten output bits is usually required in order
to obtain the necessary resolution [Bakker]. The

—
0100111001

monolithically temperature sensor usually adopts the
parasitic substrate or lateral bipolar transistor for
temperature sensing using the bandgap reference. In
order to reduce measurement errors, additional
calibration circuits at the expense of chip area and
power consumption proved to be necessary. As an
alternative, a time-domain smart temperature sensor
was introduced to address these issues [ChenP]. First
of all, the test temperature was converted into a pulse
with a width proportional to the test temperature. This
temperature-to-pulse-generator was accomplished by
XORing the outputs of two delay lines. A thermal
compensation circuit was used in only one of these.
Thus, the pulse-width generated by the XOR-gate was
sensitive to temperature. It was fed into a TDC for
output coding.

Currently, besides this TDC-based concept there are
further approaches in digital sensor designs. Recently
starved ring oscillators are implemented as
temperature sensitive elements [Kim, Park]. The
bottleneck of this circuit is the accurate biasing of
reference current generator circuit, a truly temperature
independent reference can hardly be obtained [Dalal].
Effects of static supply voltage variations on the
temperature measurement are reduced by using a
pair of differently-biased, current-starved ring
oscillators [Spencer]. Today low power applications
implement ring oscillators working in subthreshold
region [Park, Woo]. Lately a new method of delay
generation was reported with MOSFETS working in
linear region [Law], suitable for low power
implementation.

In this paper an experimental test chip for time-to-
digital converter-(TDC)-based digital sensors fabri-
cated in 0.35 um CMOS technology is presented. The
chip was designed for advanced laboratory courses
within our research projects on smart sensors.
Therefore, the components were deliberately
designed to operate in the 0.5 MHz to 50 MHz range
thus allowing easy access to all signals and wiring
outside the chip. Furthermore, the elementary cells
have not been compensated with respect to variations
of temperature and supply voltage in order to clearly
demonstrate the resulting effects. The chip essentially
contains two voltage controlled differential delay lines,
a 10-bit cyclic pulse shrinking TDC and a temperature
sensitive differential ring oscillator. The delay lines
can be used to test signal-to-pulse converters within
the complete operation range from weak to strong
inversion as well as to test ring oscillator- and TDC-
structures by external wiring. Unlike previous
realizations we use a voltage controlled linearization
circuitry which emphasizes sensitivity to temperature
or allows for compensation of temperature sensitivity if
operated in the region of weak or strong inversion,
respectively. The TDC can be used for time interval
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measurements, e.g. for LIDAR-experiments, and as a
temperature sensor. The ring oscillator which has
been integrated as a test structure for frequency-to-
time-converter-based sensors will not be considered
here. As an example of use we present a smart
temperature sensor which in contrast to previous
TDC-based approaches does not use a delay element
but the TDC itself as temperature sensitive
component.

The paper is organized as follows: in Section 3 we
use Spice level 1 equations to describe the operation
of the delay elements and the TDC, in Section 4 we
present the design and the layout of our test chip, in
Section 5 we show initial performance data and in
Section 6 we present the smart temperature sensor
and its performance, before we summarize the main
conclusions and discuss open issues in Section 7.

3. Basics of TDC-based digital
sensors

We use level 1 SPICE equations and the modelling
given in [ChenP, Tisa] in order to derive models for
the design of our current starved delay line, of the
cyclic pulse shrinking TDC, and of digital sensors.
Channel length modulation is neglected. The under-
lying MOSFET models are described in textbooks,
e.g. [Baker, Weste].

3.1. Propagation delay and digital sensors

Fig. 3 shows the basic delay cell which we use in the
delay line of the TDC. With respect to the use in
laboratory courses, we use long channel FETs
(length L = 3.5 um) for reasonable agreement of
measured results with hand calculations. Additionally
to the intrinsic delay of the inverters we add a NMOS-
capacitor to the capacitive load in order to further
increase the propagation delay.

o

PMOS
- (WylL)
_“: I(\lv\IXI/CL))S

—=
—-

Vin Vour Vourz

|
s

GND =

Fig. 3: Basic delay cell. W and L denote the width and the
length of the gate, respectively.

Fig. 4 shows a simple RC-equivalent circuit, where the
transistors have been replaced by switches. Cs
denotes a capacitance additive to the intrinsic
MOSFET capacitance. Within a digital sensor Cs

might be replaced by a capacitive-type sensor
element, within our test chip it denotes the NMOS-
capacitor.

— Rp :L —
Cinip Coutip Cinzp

Cs

— Ry — —

CIN1N —F:OUT1N C|N2N

Fig. 4: Equivalent circuit of the basic délay cell. The arrows
indicate switching the output from high to low (input high).

We summarize the load capacitance of the switches
to Coag- The equations which describe the propagation
delay for a switching point at 50% of the amplitude,
toun (transition from low to high, and tyy (transition
from high to low),

tpHL =0,7"Ry " Cioaa (31)

torn = 0,7 - Rp - Coqa (3.2)

illustrate that a propagation-delay-based sensor can
be realized using digital circuitry incorporating a
capacitive-type sensor in Cpyg OF a resistive-type
sensor in Rp or Ry. The latter means, that the current
which charges or discharges the capacitive load is
sensitive to a physical property.

If silicon is used as base material, the mobility of the
charge carriers is a function of temperature [Sze] and
the current through the switches varies accordingly.
Operating the MOSFETS above the threshold voltage
Vr, which also varies with temperature, and above
cryogenic temperatures, well known empirical formula
[Baker, Weste] apply for silicon:

-a
w(T) = u(3006) <ﬁ> (3.3)
a=15..25
% __ mV 3 3mV (3.4)
AT °c °C

MPC-Workshop, Juli 2010

69



W
ZINN
7\

hochschule aschaffenburg

An Experimental Test Chip for TDC-based Digital Sensors

These effects have been used to build a digital sensor
and as they inversely modify the switching current,
also for thermal compensation, e.g. by [ChenP].

If the MOSFET is operated in the subthreshold region
temperature enabled carrier diffusion dominates the
carrier transport in the channel, thus a strong increase
of the drain current is observed with increasing
temperature. This effect recently has been used to
build a digital temperature sensor based on a PTAT
(proportional to absolute temperature) element by
[Ueno].

Vour1
c dVoyry I

“Lload " dt -
Viioow |

Vo sat

Vin Vourt  Visoy
tioow tsar

y
. nMOS in saturation I:‘ nMOS in linear
region

k
Ipiin = 7'1 [Z(Vcs =] Vr,n)Voun = Vounz]

k
lpsat = 7"("55 = VT',n)z

tsat 500
fdt+ f dt

£1002%; tsat

oL =

Fig. 5: Modelling the propagation delay ton: basic
differential equation (upper left side) describing the
discharging and illustration of the discharging curve (right
side); equivalent circuit (left side) and current-voltage-
characteristics. A switching point at 50% of the amplitude is
assumed.

In order to get useful equations for a hand-calculation-
based design, the basic differential equation
describing the charging/discharging process is
integrated. Thereby it has to be considered that the
drain-source-voltage surpasses the saturation voltage

VDS,sat

(3.5)

during charging/discharging, where Vgs denotes the
gate-source-voltage and V; the threshold voltage for
either the NMOS (V+,) or the PMOS (V+,). Therefore,
the integral over time is split into a sum according to
the drain-source current in the saturation (Ipss) and in
the triode region (lIpin). Fig. 5 illustrates the derivation
of the corresponding Equation (3.6) for the transition
from high to low.

VDS,sat =Ves — Vr

VDsat Vs0%
1
Lo = _Clundl f 1 dVoyry + J. . dVoyry (3.6)
D sat D lin
V100 VD sat

Setting the high-voltage to Vpp, the low-voltage to Vss,
and the gate-source voltage to Vpp we get equation
(3.7) for touL, toun is obtained analogue.

z:pHL= Cload L[ 2Vrn |ln(4(VDD_VTn) 1)] (3.7
UnCox(Vpp=V1n) WIVDD-VTR Vp

tpLH: Cload L] 2[Vrpl =m(‘*(VDD—lVTpD 1)]
tpCox(Vop=[Vrp)W|VDD—[VTp| VDD

In these equations Cox denotes the oxide capacitance
per area and M, W, denote the electron and hole
mobility, respectively. The equations provide an
appropriate description for the propagation delay of
our basic delay cell and they show up the influence of
M, V1, Vop, Cioad,» and WI/L.

3.2. Voltage controlled delay line

For the voltage controlled delay lines we use current
starved inverters as known from voltage controlled
oscillators (Fig. 6). The circuitry for linear current
control which we use also is well known, see e.g.
[Baker]. In order to obtain the propagation delay we
now use the constant current leongor = linverter fOr
integration of the basic differential equation (Fig.5).
For discharging we get

1
tso% 2Vpp
1 CioaaVpp
tpnL = f dt = —Cipaq f ——dVyyr = —— (3.8)
Icont 2lcont
t100% Vbp

showing that the propagation delay will increase with
the magnitude of C,,,q and decrease with increasing

Icontrol-

CONTROL | DELAY
I

P1

P1R P2

Iinverier

|contro|

N1R

VCONTRgL_|

R

ouT

N1

Fig. 6: Voltage controlled delay element. A linearization
circuitry, see e.g. [Baker], is used to generate a voltage
controlled current leonror Which is mirrored into the inverters
of the basic delay cell. N1R is an NMOS with W/L = 70/0.7
P1R is a PMOS with W/L=14/.07 and R is a 12 kQ poly-
resistor.
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The linearization circuitry is designed to operate as
follows. If Veonnol i greater than the threshold voltage
V1, of the NMOS N1R, which has been measured to
be slightly above 0.5 V, lonio Causes a voltage drop at
R and at the drain of N1R. Neglecting in a first step
the temperature coefficient of R, by means of Spice-
simulation we ensured that this current feedback
causes a linear increase of lynyo With temperature and
with Voo i the range of moderate and strong
inversion. Only above Vonyo = 3.0V leongor lEVeEls off.
As has been shown by Kim [Kim] the temperature
coefficient of R can be used to tailor the temperature
sensitivity of the delay element. Operating in this
range, differential delay elements can be used in
order to widely compensate for the temperature effect,
which will be necessary for all smart sensors other
than temperature sensors.

If Veontrol 1S sufficiently below Vq, of the NMOS N1R,
the NMOS operates in weak inversion. Due to the low
drain current, the IR-drop is negligible. As in this
subthreshold region the drain current mainly is driven
by diffusion, leonror  Strongly depends on temperature
and on Veneo. The delay element can be operated
with outmost sensitivity to temperature in this region.
According to Eq. 3.8, however, the propagation delay
is big and the maximum rate of measurement is
accordingly low.

3.3. Cyclic pulse shrinking TDC

The cyclic pulse shrinking TDC carries the
measurement pulse along a delay line in a loop
structure that contains at least one asymmetric stage.
Fig. 7 illustrates the operating principle commonly
used.

tonut toumt torvz  tono2
i | P ,
\\\ R Ry 4 V" \\\
™. ™
| I “ / | " | |
R— 1 P 2 — 1 So— —-
e e
S ///

Fig. 7: Operating principle of the cyclic pulse shrinking TDC.
Assume for simplicity that the inverter type 1 are symmetric
(ton = toLr1) having its switching points at 50%, indicated
by the arrows. Inserting the asymmetric gate type 2 (tpri2 <
toL2) causes the reduction of the pulse width. The shrinked
output pulse is type 1 inverted (hot shown) and fed back to
the input until it vanishes completely.

Generally, the pulse width P is reduced by

AP = _(tpLHI - tpHLI) + (tpLHZ - tpHLZ)-

if AP < 0, [Henzler]. AP is the time interval
corresponding to the least significant bit, t sg. Applying

(3.9)

Equations 3.7 and simplifying for equal threshold
voltages V5 for the NMOS and PMOS we arrive at

AP = aL?[Wyy + Wy — Wiy — Wy, ]

[i(;_;>_i(;_;)]
Hp \Wp1 Wp2 Hn \Wn1 Wna
for transistor gates of identical length L; a then only

depends on Vpp and Vy:

2V, 1 1,5Vpp — 2V,
o= T _+ 1 ( DD T) (3.11)
Vop = Vr)? * (Vpp = Vr) 0,5Vpp

(3.10)

Obviously, pulse shrinking occurs if the two brackets
of Egq. 3.10 have different sign. Note, that the
magnitude of the reduction, i.e. t.g, ideally is
determined by appropriate differences in Eqg. 3.9, not
by the propagation delay itself. Thus t_sg seems to be
independent of the fabrication technology used.
However, as in the presence of noise small
differences are hard to realize, we would also like to
point out that t,sg scales with L (Eq. 3.10).

Usually, the asymmetry is incorporated in a coupling
stage necessary for resetting the TDC and for input
coupling. We use a double NOR-gate according to
Tisa et al. [Tisa]; Fig. 8 shows the structure of our
TDC.

pulse-shrinking element

INTL

2n inverter

> 2

Reset - i

Fig. 8: Structure of our TDC according to [Tisa]. The
counter is implemented but must be wired outside the chip.

4. Design and layout

As some of the process data necessary for the design
are not explicitly given in the documentation of the
process which we have selected for fabrication, we
have fabricated a precursor chip containing NMOS
and PMOS transistors of different channel length and
width, spanning the range of data which we use in the
test chip described here. Using our wafer prober
equipment we have measured the subthreshold
current as a function of gate-source-voltage down to
10™A, the C(V)-characteristics from accumulation to
strong inversion and we have extracted level 1 SPICE
parameters including KP and VTO. These data
together with those of the process documentation
have been used for hand calculations.
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4.1. TDC design

The first column of Table 1 shows the design results
for the TDC which we obtain using the equations
given in section 3.

Table 1: Design-, simulation-, and measurement-data of the
TDC.

TDC Performance at 25 °C; process data: typical mean

I Dcsion Simulation ~ Measurement
pulse shrinking / ps 300 350 120
propagation delay ng 43 57
inverter / ns ' ' '
propagation delay 300 460 200
delay line / ns
300 ns — interval 0.3 0.4 08

measurement / ms

We initiated the design process with TDC-W/L-data
according to Tisa et al. [Tisa], followed by tuning but
maintaining a slightly asymmetric inverter, i.e. the
propagation delay time of the low-high transition ty 4 is
slightly higher than that of the high-low t,_transition.
The target maximum time interval for the TDC
measurement was set to about 300 ns in order to
allow for calibration using a 20 MHz quartz oscillator.
This in turn sets the lower bound for the total
propagation delay of the TDC delay line to the same
value because the input pulse must finish before the
output of the delay line is fed back to the input.
Otherwise the TDC takes up its stable high state. Due
to the constraints of chip area we use 108 inverters in
the delay line. This leads to a propagation delay of
2.8 ns for a single inverter driving the capacitive load
as discussed above.

Pulse shrinking is essential for the operation of the
cyclic TDC und thus is the most critical data of our
design. We use Eq. 3.10 to get an estimation for the
usable width of the gates. For hand calculations the
maximum capacity of the NMOS-capacitor instead of
the complete C(V) characteristics has been included
in Cipaq and the input capacity of the asymmetric NOR-
gate has been taken into account. With Eqg. 3.10, we
obtain a pulse shrink of 300 ps at 25 °C. By SPICE-
simulation using the BSIM3v3 level 49 model and
typical mean process data as well as worst case
speed and by a sensitivity analysis with respect to the
ratios of the widths of the gates we finally ensured the
pulse shrinking in either case.

The magnitude of pulse shrinking determines t, sz, the
maximum time resolution of the TDC measurement.
As the pulse shrinking is due to propagation delay
differences the cyclic pulse shrinking TDC operates
with sub-propagation-delay time resolution as shown
in Table 1. As the magnitude of pulse shrinking is

designed to be constant, this type of TDC at least
theoretically does not need linearization measures.
The magnitude of pulse shrinking determines the
number of runs through the delay line until the input
pulse vanishes at the output. This in turn determines
the maximum rate of measurement which for our test
chip is about 1 kHz for a 300 ns input pulse.

Table 1 shows that the data of our hand calculations
coincide roughly within a factor of 2 with the simulated
results and with the measured data.

4.2. Differential voltage controlled delay
line

For the differential voltage controlled delay lines we
combine two current starved delay cells (1,2) as
described in section 3.2 to form a differential delay
cell. We have arranged these cells in the sequence
(1,2)-(2,1)-(1,2) in order to reduce the influence of
process variations on the propagation delay at any
stage of the delay lines. Each of the delay lines (1,2)
consists of 78 current starved inverters and provides
analog output pads after 37 and 78 inverters. The
slight difference of t,, and t, 4 of the single inverter
stages is magnified accordingly. The delay lines can
be used to test ring oscillator- and TDC-structures by
external wiring. The analog-outputs allow for external
selection of the switching point.

VcontroL1

Delay Line1 1
CLK 4‘: ExoR —OUT
Delay Line2 J_

VCONTROLZ

500 ns
—

\
Delay Line2 QUT \,

p— b

EXOR OUT

[ [

Fig. 9: Signal-to-pulse converter by XORing corresponding
outputs of two voltage controlled delay lines. The lower right
side shows measured data at the rising and the falling
edges of the delayed clock input pulses. EXOR OUT is high
iff the amplitude of one of the input pulses is above the
switching point of the EXOR.

A signal-to-pulse converter is realized by XORing
corresponding outputs (Fig. 9). Using appropriate
control voltages the operation range can be varied
from weak to strong inversion. Subthreshold operation
causes rise times that require an input time interval of
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at least 1 ms in order to achieve the switching point of
the EXOR. As with the TDC these data are in
accordance with simulation and measurement.

4.3. Design flow and layout

The test chip was designed using the Tanner Tools
Pro v.14 Design Suite and it was fabricated via
Europractice in a 0.35 um CMOS-technology. Fig. 10
illustrates the Tanner design flow, Fig. 11 shows a
microphotograph of the die. For the main components
namely the TDC, the delay lines and the ring
oscillator, we made a full custom design whereas for
the counter, the EXOR and some buffers we used
standard cells of the process.

S-Edit W-Edit

T-Spice L-Edit y LVS y.

Fig. 10: Tanner Tools Pro include schematic entry (S-Edit)
with netlist extraction, SPICE-Simulation (T-Spice) with
graphical post processing (W-Edit), layout editing (L-Edit)
with design rule check, extraction of parasitic, layout vs.
Schematics and tape-out.

The chip area is 3 mm?. Obviously, we obtain the high
propagation delays at the expense of chip area.
Consequently, the performance of the devices will
suffer from process variations across the die. This,
however, is of less importance for the intended
applications of the test chip.

ERENERENEN ENXFXENZNPFY
NANANAN AN d Lhdbh dh dhdh 4

Delay Lines Ring Oscillator

&
¢
o

Fig. 11: Microphotograph of the test chip.

5. Test data

5.1. Experimental setup

Characterization of TDCs is a challenging task. For
the initial evaluation presented here we used a signal
generator (Agilent 81110A) for input pulse generation,
a waveform generator (Agilent 33210A) for
synchronisation, a frequency counter (Agilent 53131A)
for external pulse counting, and an oscilloscope
(Agilent DSO 90254a) for measurement of the EXOR
output pulse width. As specified by the manufacturer
the rise time of the input pulses is about 2 ns with a
jitter of 15ps. In order to control the differential delay
lines, a two channel voltage supply (Agilent E3631A)
was used. The test chips were placed inside a
programmable temperature chamber (Heraeus HT
4002). Thermocouples mounted at the upper and
lower surface of the test chip monitored the
temperature with a resolution of 0.1°C. The
measurement process was almost automated via
LabView.

For evaluating the components, a configurable printed
evaluation board was designed to operate the TDC
and both delay lines as single systems. A second
evaluation board was developed for the temperature
sensor (Fig. 12). An Atmel Atmega 128PV
microcontroller (LUC) was utilized as control device, the
UC was used to activate the sensor system as well as
to handle the communication within the test chip and
to the PC.

Fig. 12: (a) Evaluation board for single components;

(b) Evaluation board for the temperature sensor system
showing a test chip in the foreground.

5.2. Differential delay lines

In order to evaluate the performance of the differential
delay lines, a square wave generated by the signal
generator was applied at CLK (Fig. 9). It will be
delayed by each delay line according to the external
control voltage, temperature and supply voltage.
Consequently the EXOR output pulse width depends
on these data. The relationship between EXOR output
pulse width of the rising edge and control voltage is
shown in Fig. 13.

Consider a curve of constant temperature. While
operating the delay line 1 at Vi = 0.4V (Vo=
0.5V7) a small increase of control voltage 2 will cause a
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strong rising output pulse width. We assign this effect
to the exponential increase of the drain source current
with gate source voltage in the subthreshold region.
Fig. 13 shows a smooth rise of EXOR output pulse
width if the current controlling NMOS of delay line 2 is
operated above V.

Likewise the temperature response of the output pulse
width can be learnt from Fig. 13. Consider
Veonz = Veont + 500 mV. This means that the current
controlling transistors N1R1 and N1R2 (see Fig. 6) of
delay line 1 and delay line 2 operate below and above
V., respectively. The resulting output pulse width is
getting smaller with increasing temperature, due to the
effect that the current through N1R1, operating below
V1, grows faster with temperature than that of N1R2
(see section 3.2).

300
x x ok X X q X X XXX XX o XX XX XX
x X
X
.:,‘,.250 — s
~~ Y% i
g °% *37,5°C
2 * XXX XX KX XXXXXKXX
K v e X X X X X XX 1 a5
& 150 I
- X )
3.100 x AAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAX12,5c
X &
g xx Ao""""’""”""""“‘”XO"C
*
50 - |9 =
0 =

0 100 200 300 400 500 600 700 800 900
Vcon2 - Veconl /mV

Fig. 13: EXOR output pulse width for the rising edge of the
input signal as function of AVcon; Veon1=400 mV.

With increasing control voltages Veoni, Veonz the
temperature sensitivity almost disappears as expected
(Figs. 14, 15). Note that the sensitivity of the complete
differential delay line for subthreshold operation is of
the order of 5 ps/°C. This is obtained at the expense
of the rate of measurement. Operating one of the
delay lines at V,, = 0.4V requires a clock pulse of at
least 1 ms in order to achieve the switching point of
the EXOR.
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m250 m50°C
3 « 37,5°C
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Fig. 14: EXOR pulse width as function of Vcon1; AVcon = 900
mV.
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Fig. 16 demonstrates that the EXOR output of the
proposed differential delay line decreases with
decreasing supply voltage as can be deduced from
Eq. 3.8.
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Fig. 16: EXOR pulse width for Vpp=3.3Vand Vpp=3.0V
as a function of AVcon; Veon1 = 400 mV; temperature: 25°C.

5.3. Cyclic TDC

In order to evaluate the performance of the cyclic
TDC, the digital output code was measured as a
function of input pulse width for 0 °C to 37.5 °C with
12.5 °C increment. Test signals with different pulse
widths ranging from 15 ns to 300 ns were generated
by the Agilent 81110A pulse generator. The Agilent
53132A counter was used to collect 50 output codes
of the TDC every 5 ns at a rate of 150 Hz. The
operations of the measurement equipment and the
TDC test board were triggered by the Agilent 33220A
function generator. Figs. 17 and 18 show
experimental results (mean of the 50 output codes)
over the 37.5 °C temperature range.

The useful input time interval (270 ns to 320 ns) as
well as sensitivity increases with increasing
temperature and decreasing supply voltage. From the
output code for a 280 ns input pulse we calculate a
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resolution of 120 ps at 25°C and Vpp = 3.3 V.
However, the standard deviation of the output code is
in the order of 1% and we observe uncorrelated
fluctuations in the order of 1 ns to 5 ns at different
operating temperatures which currently limit the
observed differential and integral linearity, DNL and
INL, and the effective number of bits, ENOB, of the
device. It is reasonable to assume that measurement
errors, corresponding to sub-nanosecond resolution,
may be mostly induced by the inherent measurement
errors of our initial test setup requiring further
refinement. Such effects have also been discussed by
[ChenC].
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Fig. 17: TDC-output as a function of input pulse width for
various temperatures

Fig. 18 shows that the digital output code also differs
systematically from the regression of 3.3V. Till an
input pulse width of 75 ns the output code is below the
regression for all temperatures and then nearly equal
up to 215 ns. This effects the INL errors
corresponding to the area of operation where the TDC
is used. The simulation shows the effects of
nonlinearity within that range of short input pulses as
well, indicating that we have introduced a nonlinearity
with our design that requires further investigation.

Note that the sensitivity of the output code to
temperature and supply voltage is contrary to that of
the delay line. Hence, an appropriate combination can
be used for compensation of both effects. The
maximum measurement time of our TDC is about 0.8
ms, depending on the width of the input pulse. The
mean current consumption was measured to be 2 pA
or less.
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Fig. 18: TDC-output as a function of input pulse width for
two supply voltages. The figure also shows the systematic
deviation from regression below an input pulse width of 75
ns.

6. Smart temperature sensor

A smart temperature sensor is proposed, using the
sensitivity of the TDC output code to temperature
directly. Former TDC based digital temperature
sensors deploy delay elements as temperature
sensitive component [ChenP]. We in contrast operate
the differential delay line according to Fig. 15 as pulse
generator which at least is less sensitive to
temperature then the TDC. Fig. 19 shows the block
diagram of the sensor system. A pC (ATMEGA
128PV) generates a pulse between 1ms and 7s
length, tides over the measurement time of TDC to the
PC and assesses the measurement rate. The uC-
generated pulse runs through the delay line, where
the EXOR output provides a nearly constant pulse
width of 200ns. The TDC output pulses are counted
via the on-chip 12 bit ripple counter. After the time-to-
digital conversion the counter is readout by the pC. A
serial PC to uC communication was realized over an
RS232 connector.

i

Pulse Generator

L Time-to-Digital Converter

S LHn---1 H

_L=1_j
| [

DL2

12 Bit
Counter

busssarannasayy B

Testchip

uC

Fig. 19: Block diagram of the smart sensor system
containing UC, delay lines, EXOR, time-to-digital-converter
and 12 bit counter.
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To evaluate the performance of the sensor, the
measurement was done every five degrees from 0°C
to 50°C at a rate of 50 samples/s (Fig. 20). Under
single 3.3V power supply, the power consumption is
measured to be 39.6mW containing 33mwW from the
MC. The proposed temperature sensor has a
monotonically increasing output code and an effective
resolution measured to within 0.1°C (lower
temperatures) and 1.3°C (higher temperatures). State-
of-the-art  digital temperature sensors feature
resolutions about 0.1°C [Chen10].
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Fig. 20: Sensor output as a function of temperature.

7. Summary and conclusions

We have presented an experimental test chip for time-
to-digital converter-(TDC)-based digital sensors that
was designed for advanced laboratory courses within
our research projects on smart sensors. Using long
channel devices we achieve appropriate consistence
of modelling, simulation and measurement. A low
frequency design allows for easy access to all signals
and wiring outside the chip.

In this way voltage controlled differential delay lines
can be configured externally either to voltage
controlled ring oscillators or to TDCs with voltage
controlled resolution. The measurements presented
show that in combination with the on-chip TDC these
delay lines may further be used as signal-to-pulse
generator either for compensation of effects due to
temperature and supply voltage or as sensing
element. We demonstrated the use of a voltage
controlled linearization circuitry to allow for operation
in weak, prolonged moderate and strong inversion.

A single stage cyclic pulse shrinking TDC was
realized. It was designed for a maximum time
resolution of 300 ps, spanning the input range from
20 ns to 300 ns at the expense of chip area and signal
to noise ratio. The initial measured data, 120 ps, 15 ns
and 300 ns, respectively, show excessive noise and
nonlinearity with respect to ideal performance. This at
least partly may be due to the experimental setup
used and it is of less importance for the intended

applications of the test chip. The performance
demonstrated already allows for studies of TDC-
based sensor concepts including LIDAR experiments
of low resolution.

As an example of use we have proposed a smart
temperature sensor which in contrast to known
approaches operates the differential delay line as a
pulse generator which at least is less sensitive to
temperature then the TDC. It has a monotonically
increasing output code and an effective resolution
which at low temperatures is close to the state-of-the
art of digital temperature sensors. Further research
will concentrate on optimized digital sensors and
TDCs.
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Der Genauigkeit eines stromgesteuerten Digital
Analog Umsetzers (current steering DAC) sind
Grenzen gesetzt, die sich einerseits aus konkur-
rierenden Anforderungen, wie beispielsweise der
Wandelgeschwindigkeit, und andererseits aus
physikalischen Widrigkeiten ergeben. Zu letzteren
gehéren Abweichungen, die fertigungsbedingt
auftreten oder die sich zu Laufzeit ergeben. Als
Teil einer Masterarbeit an der Hochschule Dar-
mstadt wurden die auftretenden Abweichungen
naher untersucht. Ausgehend von einer Analyse
der Ursachen, liel3en sich Ruckschlusse uber eine
Systematik in der raumlichen Verteilung der zu
erwartenden Parameterschwankungen ziehen. Die
nachweislich vorhersagbare raumliche Korrelation
von Parameterschwankungen ermdglicht eine
Kompensation von Wandelfehlern bereits in der
Designphase des DAUs. Durch eine geeignete
Auswabhl der einzelnen Stromquellen kann die Ge-
nauigkeit des DAUs malfigeblich verbessert wer-
den. Vier verschiedene zu diesem Zweck einsetz-
bare Switchingverfahren wurden in einer Simula-
tionsumgebung implementiert und ihre Ergebnis-
se auf Grundlage verschiedener Szenarien unter-
sucht.

1. EinfUhrung

Fur ein erfolgreiches Design von prazisen analogen
Elementen ist in der Mikroelektronik ein Verstandnis
des Matching Verhaltens in der jeweiligen Technolo-
gie enorm wichtig. Der Begriff Matching bezeichnet in
diesem Zusammenhang die Ubereinstimmung einzel-
ner Bauteile, die idealerweise bei 100% liegt. In der
Praxis ist eine vollkommene Ubereinstimmung un-
mdglich. Die Ursachen fur Abweichungen sind dabei
Bauteilstreuung, Alterung oder Temperatureffekte.

Um die Auswirkung auf die Funktion eines stromge-
steuerten Digital Analog Umsetzers nachvollziehen zu
kénnen, wird das Thema Matching mit Fokus auf
MOS Transistoren in CMOS Technik untersucht.

Waéhrend sich Kapazitaten in dieser Technologie sehr
genau umsetzen lassen, ist die Realisierung von sich
nahezu identisch verhaltenden Transistoren schwieri-
ger. Nichtsdestotrotz werden oftmals Transistoren zur
Realisierung von Digital Analog Umsetzern verwen-
det, da beispielsweise rein kapazitive Techniken fir
viele Anwendungen schlichtweg zu langsam arbeiten.

Der gegenteilige Ausdruck zum Matching ist ,Mis-
match®. Mismatch bezeichnet die (ungewollte) Variati-
on zwischen einzelnen Bauteilen.

2. Systematische Abweichungen:
Ursachen und Charakterisierung

Fur die Schwankungen in den Strdmen einzelner
Stromquellen sind verschiedene Einflisse maf3geb-
lich:

Abweichungen in der Gateoxiddicke t_ox

Das Gateoxid dient beim MOS Transistor als Isolati-
onsschicht zwischen Gate und Kanal. Das Verhalten
des Transistors ist maRgeblich von der Gateoxiddicke
abhéangig, da diese direkten Einfluss auf die Gateka-
pazitat C_ox hat. Die Oxidschicht wéachst durch Oxi-
dation in einem Schritt der Fertigungskette. Uber die
Flache des Wafers gesehen, geschieht das jedoch
nicht absolut gleichmaRig.

Abweichungen in der Beweglichkeit p

Die Beweglichkeit héangt von der Verteilung der Subs-
titutionsstorstellen im Kanal unter dem Gate ab und
wird von mechanischen Verspannungen beeinflusst,
die bei der Verpackung der Chips in Gehaduse entste-
hen.

Abweichungen in den Abmessungen

Die Abmessungen W/L werden in einem lithografi-
schen Verfahren tbertragen und in einem chemischen
Verfahren hergestellt. Beide Prozesse unterliegen
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Schwankungen und somit zu Abweichungen in der
Dimensionierung.

Weitere Abweichungen ergeben sich teilweise erst,
wenn die mikroelektronische Schaltung in Betrieb ge-
nommen ist:

Temperatur

Die (elektrische) Leistung, die im Betrieb in der Schal-
tung abfallt, wird in Warme umgesetzt. Abhangig von
der konkreten Umsetzung fallt die Temperaturvertei-
lung Uber den Chip nicht gleichmaRig aus. Da es sich
bei dem Halbleiter um einen Heil3leiter handelt, ist
dieser Effekt selbstverstarkend: Mit steigender Tem-
peratur nimmt auch die Leitfahigkeit zu und es fallt lo-
kal regelmafig eine noch hdhere Leistung ab.

Degradation

Uber die Laufzeit kénnen sich Alterungseffekte be-
merkbar machen. So kann beispielsweise die Kanal-
beweglichkeit abfallen oder sich die Einsatzspannung
durch ,gefangene Ladungstrager® erhdhen.

Zuletzt kdonnen sich, bedingt durch das Layout, Ab-
weichungen ergeben. Ein Spannungsabfall an den
Versorgungsleitungen sei als eine derartige Fehler-
quelle genannt.

Bild 1: Normalisierter systematischer Fehler in der Oxiddi-
cket_ox

Bild 2: Normalisierter systematischer Fehler aufgrund von
Temperatur- und Stresseffekten

3. Switchingverfahren

Die grundsatzliche Idee hinter einem intelligenten
Switching Verfahren ist es, Annahmen (ber die Art
und Verteilung von Fehlern zu treffen und diese ge-
zielt gegeneinander zu kompensieren. Durch ein ge-
eignetes Switching Verfahren kann die integrale Nicht-
linearitét eines Digital Analog Umsetzers verbessert
werden.

Dabei ist immer maRgeblich, inwiefern die getroffenen
Annahmen uber den vorhandenen systematischen
Fehler der Realitdt entsprechen. Abhéngig von der
konkreten Umsetzung des Switching Verfahrens ist es
auch moglich, eine ganze Reihe von systematischen
Fehlern zu kompensieren. Im Folgenden sollen ver-
schiedene Ansatze zum Switching vorgestellt und an-
hand von Testszenarien intensiv untersucht werden.

3.1. Lineares Verfahren

Das lineare Verfahren trifft keine Annahmen tber Feh-
ler und addiert abhéngig vom Eingangswert des Digi-
tal Analog Umsetzers eine Anzahl von Stromquellen
auf. Die Auswahl der zu addierenden Stromquellen er-
folgt dabei Zeile fur Zeile und Spalte fir Spalte. Die
Reihenfolge der ausgewdhlten Zellen ist fur eine 8x8
Matrix in Tab. 1 aufgefuhrt. Die schattierten Zellen
verdeutlichen die lineare Reihenfolge

Tab. 1: Auswahlreihenfolge der Stromzellen im linearen Ver-
fahren

1011|1213 |14 | 15| 16
17118 119|20|21|22|23]|24
25126 (27|28 |29 30|31 32
33134 |135(36 (3738|3940
41 |42 |43 | 44 | 45| 46| 47 | 48
49 | 50 | 51|52 |53 |54 | 55|56
57|58 |59|60|61|62|63]|64

3.2. Interlaced Verfahren

Als leichte Variation des linearen Verfahrens kann das
Interlaced Verfahren gesehen werden. Auch hier wird
das Zellenfeld Zeile fur Zeile und Spalte fir Spalte
durchlaufen. Es wird dabei aber ein Zeilensprungver-
fahren angewandt, das in der ersten lteration jede
zweite Zelle Uberspringt, um sie in der zweiten lterati-
on auszuwahlen. Die wohl bekannteste Anwendung
eines solchen Zeilensprungverfahrens ist das Fernse-
hen, das die Ubertragung eines Bildes auf zwei Halb-
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bilder verteilt, die erst ineinander ,gekdmmt* das gan-
ze Bild ergeben. Beim hier vorgestellten Verfahren
wird allerdings nicht nur eine zeilen- sondern auch ei-
ne spaltenweise Zerlegung vorgenommen. Die Rei-
henfolge der ausgewahlten Zellen ist fir eine 8x8 Mat-
rix in Tab. 2 aufgeflihrt. Die nuancierten Zellen zeigen
das Sprungverfahren in einer Zeile.

Tab. 2: Auswahlreihenfolge der Stromzellen im Interlaced
Verfahren

1 /5|2 |6|3|7]|4]|38
33137|34|38|35|39|36|40
9 |113|10|14|11|15|12 |16
41 | 45 |42 |46 |43 | 47 | 44 | 48
17 1211822 |19|23 |20 |24
49 | 53 |50 |54 |51|55]|52]56
2512912630 |27 |31 |28 |32
5716158 |62|59|63]|60|64

Gegenuber dem linearen Verfahren ist fir die Ans-
teuerung nach dem Interlaced Verfahren lediglich die
Verdrahtung zwischen Zeilen- beziehungsweise Spal-
tendekoder und Zellenfeld zu andern. Die einzelnen
Signalleitungen mussen dazu ineinander ,gekdmmt"
werden.

3.3. Random Walk

Beim Random Walk Verfahren kommt der Zufall (engl.
.,sandom* fur ,zufallig) ins Spiel. Die Reihenfolge,
nach der die Stromquellen zur Darstellung eines be-
stimmten Eingangswertes ausgewahlt werden, ist will-
kdrlich gewahlt. Es sind verschiedene Szenarien
denkbar:

1. Fest verdrahtet:

Es ist genau festgelegt nach welchem Schema
das Zellenfeld beim Aufaddieren der einzelnen
Stromquellen durchlaufen wird. Die Reihenfolge
ist einmal festgelegt und gilt als Regel fur jede Di-
gital Analog Umwandlung. Die Umsetzung der
Ansteuerung geschieht ahnlich zum linearen Ver-
fahren, lediglich die Verdrahtung andert sich. In
der Verdrahtung steckt die ,Zufallsinformation®.
Die Monotonie des Digital Analog Umsetzers ist
bei dieser Variante stets gewahrleistet.

2. Zujedem Zeitpunkt absolut zufallig:
Die Auswahl der aufzuaddierenden Stromquellen
erfolgt zufallig zur Laufzeit. Es erfolgt zyklisch ei-
ne Auswahl von Zellen entsprechend dem Einga-
bewert. Diese Variante liefert insbesondere in der

Frequenzdoméane gute Ergebnisse. Die Ansteue-
rung ist relativ komplex. Neben einem Prozessor,
der die Auswahl steuert, wird ein Generator zur
Generierung von Zufallszahlen bendtigt. Monoto-
nie ist nicht gewahrleistet.

3. Zufallige Komponente nur bei Eingangswertande-

rungen:
Die ausgewahlten Zellen andern sich nur, wenn
sich der Eingangswert des Digital Analog Umset-
zers andert. Erhoht sich der Eingangswert, so
wird eine der Anderung entsprechend groRe
Menge an Stromquellen zuféllig ausgewahlt und
zu den bis dato ausgewdahlten Zellen hinzugefigt.
Analog dazu werden bei fallendem Eingangswert
zufallig ausgewahlte Zellen aus der Menge der bis
dato ausgewahlten Zellen abgewahlt. Monotonie
ist insofern gewahrleistet, als dass fallende Ein-
gangswerte zu fallenden Ausgangswerten fiihren
und steigende Eingangswerte steigende Aus-
gangswerte hervorrufen. Auch dieses Verfahren
liefert insbesondere in der Frequenzdomane gute
Ergebnisse. Die Komplexitat der Ansteuerung ist
vergleichbar zu der vorgenannten Variante.

Fir den Vergleich mit anderen Auswahlverfahren wird
die zuerst vorgestellte Variante eingesetzt. Die Rei-
henfolge zur Auswahl der Stromquellen aus dem Zel-
lenfeld steht fest und &ndert sich nicht zu Laufzeit. Die
Reihenfolge der ausgewahlten Zellen ist fir eine 8x8
Matrix in Tab. 3 aufgefiihrt. Die ersten vier schattierten
Zellen zeigen ein Beispiel fur die Zufalligkeit der Ver-
drahtung.

Tab. 3: Auswahlreihenfolge der Stromzellen im Random
Walk Verfahren (Beispiel)

4 |17 (37|14 | 1 |41 |54 |58
50|12 |46 |48 |18 |49 | 16 | 11
3220|123 |19|13 | 3 |57 |42
513122382127 |29 |39
5534 |59| 6 |25|35|52]|10
6226|3336 |56 |40 |63 |64
7118|1547 | 9 |24 |30 |45
2 |53|143]44)|128| 5 |61|60

3.4. Hierarchisches Verfahren

Das Hierarchische Verfahren arbeitet mit einer stati-
schen Reihenfolge zur Auswahl der Stromquellen aus
dem Zellenfeld. Das Zellenfeld ist in vier Quadranten
aufgeteilt, die bei der Auswahl mdglichst gleichbe-
rechtigt genutzt werden. Dazu teilt die Ansteuerungs-
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logik das Eingangswort in vier moglichst gleiche Teile
und Ubergibt diese in der nachsten Hierarchieebene
als Eingangswert an jeden einzelnen Quadranten. Die
einzelnen Quadranten arbeiten autark und implemen-
tieren den gleichen Mechanismus wie das Elternele-
ment — sie brechen ihren Eingangswert in moglichst
gleiche Teile auf und beauftragen ihre vier Unterquad-
ranten mit der konkreten Umsetzung. Die Anzahl der
Hierarchieebenen ist von der GroRRe des Zellenfeldes
abhangig. Auf unterster Ebene werden tatsachlich
Stromquellen als atomare Elemente der Hierarchie
ein- beziehungsweise ausgeschaltet. Die Reihenfolge
der ausgewahlten Zellen ist fir eine 8x8 Matrix in Tab.
4 aufgeflihrt. Dabei verdeutlichen die schattierten Zel-
len die systematische Verteilung der Stromquellen-
auswahl Uber die gesamte Matrix.

Tab. 4: Auswahlreihenfolge der Stromzellen im hierarchi-
schen Verfahren

1 (17| 5 |21| 2 |18| 6 |22
33149|37|53|34|50|38|54
9 125(13|129|10|26 |14 |30
41 |57 | 45|61 |42 | 58| 46 | 62
3 19| 7 (23| 4 20| 8 |24
35151139 |55|36|52|40 |56
11127 (15|31 |12 |28 |16 | 32
43 |59 |47 |63 |44 | 60| 48 | 64

Die Umsetzung des Hierarchischen Verfahrens ist
manRig komplex. Die Operation des Vierteilens der je-
weiligen Eingangswerte lasst sich prinzipiell allein
durch Verdrahtung l6sen. Der Grund fir diese Ein-
fachheit liegt in der Beschaffenheit des bindren Zah-
lensystems. Alle Multiplikationen und Divisionen mit
der Zahl zwei oder ihren héheren Potenzen sind durch
Schiebeoperationen zu bewerkstelligen. Ein Vierteilen
lauft letztendlich auf das Weglassen der zwei nieder-
wertigsten Signalleitungen hinaus. Eine Sonderbe-
handlung ist fur Eingangswerte nétig, die nicht restlos
durch vier teilbar sind. Der Rest der Division darf nicht
Fallengelassen werden, sondern wird der Reihe nach
auf die Quadranten verteilt. Sinnvollerweise bieten die
einzelnen Quadranten dafiir eine spezielle Schnittstel-
le (analog zum Carry-In bei Addierern) an.

4. Simulation

4.1. Simulationsumgebung

Nachdem der Digital Analog Umsetzer ohnehin auf
Schaltplanebene umgesetzt und mittels T-Spice simu-
liert wurde, ist es naheliegend, den Vergleich der
Switching Verfahren ebenfalls unter Verwendung des
Schaltkreissimulators durchzufiihren. Neben der Um-
setzung der Auswahlverfahren missen dazu diverse
Kategorien systematischer Fehler im Stromzellenfeld
erzeugt werden. Dies ware im Design durch Eingriff in
jede einzelne der 256 Stromzellen mdglich. Insgesamt
scheint dieser Aufwand aber sehr grof3 und als weite-
res Manko ist fUr jeden reinen Simulationsablauf etwa
eine halbe Stunde Rechenzeit des PC zu veranschla-
gen.

Ein zielfUhrenderer Ansatz, den geplanten Versuch
durchzufiihren liegt in der Abstraktion. Fir den blof3en
Vergleich der verschiedenen Switchingverfahren wird
in der Tat kein Schaltkreissimulator benétigt. Die Wahl
des einzusetzenden Werkzeugs fiel auf das Tabellen-
kalkulationsprogramm Microsoft Excel. Im Arbeitsblatt
der Tabellenkalkulation wird das Feld der Stromquel-
len nachgestellt. Dabei entsprechen die Zelleninhalte
den angenommenen Stromen aus den jeweiligen
Stromquellen. Zuféllige und systematische Fehler
kénnen mithilfe von Formeln in das Zellenfeld einge-
fugt werden. Die Auswahlverfahren werden ebenfalls
in der Tabellenkalkulation nachgestellt. Fir jedes
Auswahlverfahren werden hierzu Formeln hinterlegt,
die zu jedem Eingangswert zwischen null und 256 an-
geben, welche Stromquellen des Zellenfeldes addiert
werden sollen. Die fir die Auswertung relevanten Da-
ten wie dynamische und integrale Nichtlinearitat las-
sen sich durch Formeln Uber alle simulierten Aus-
gangswerte hinweg ermitteln.

4.2. Fehlermodelle

Auf Basis der betrachteten Ursachen systematischer
Fehler und deren Ursachen wurden verschiedene
Fehlermodelle vorgefertigt und parametrierbar ge-
macht. So kdnnen verschieden stark ausgepragte
Fehlerbilder zu linearen und parabelférmigen Fehler-
bildern bequem generiert werden. Auch Mischformen
dieser Fehlerbilder und die Berlcksichtigung zufalliger
(nicht systematischer) Fehler ist méglich. Bild 3 zeigt
die Visualisierung zu einem Fehlerbild, welches die
drei Komponenten zufalliger, linearer und parabelfor-
miger Fehler enthalt.
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Bild 3: Fehlermodell als Simulationsbasis

4.3. Auswertung

Nach Vorgabe des jeweiligen Fehlermodells konnten
die Ergebnisse der vorgestellten Switching Verfahren
gemessen und gegeneinander verglichen werden. In-
sbesondere die integrale Nichtlinearitat (INL) wird da-
bei als Kriterium fur die Beurteilung herangezogen.
Bild 4 zeigt die INL Kennlinie die fur das in Bild 3 dar-
gestellte Fehlerbild aufgenommen wurde.

—INL{linear)

——INL({interlaced)
INL (random walk)

——INL (hierarchisch)

Tntegrale Nichtlinearitiit

Bild 4: Integrale Nichtlinearitét

Exemplarisch ist an diesem Versuch zu erkennen,
welchen Einfluss eine intelligente Auswahl der zu ad-
dierenden Stromquellen haben kann. Zwischen den
verschiedenen Verfahren zur Auswahl der genutzen
Stromquellen ergeben sich deutlich unterschiedlich
gute Ergebnisse fir die erzielte INL.

Nach Durchfuihrung und Auswertung diverser Simula-
tionen wurde offenbar, dass insbesondere das vor-
gestellte hierarchische Verfahren fir die angegebenen
Testszenarien sehr gute Werte erzielt.

In Anbetracht der Tatsache, dass eine Umsetzung im
Schaltplanentwurf des Digital Analog Umsetzers allei-
ne durch eine geanderte Verdrahtung der Komponen-
ten erfolgen kann, ist das Verhaltnis von Aufwand zu
Nutzen fur die vorgestellten Switching Verfahren sehr

gut. Einen Kompromiss zwischen der sehr einfachen
Verdrahtung des linearen Switching Verfahrens und
der sehr komplexen Verdrahtung des hierarchischen
Verfahrens liefert das Interlaced Verfahren. Im Interla-
ced Verfahren bleibt die grundlegende Herangehens-
weise des zeilen- und spaltenweisen Schaltens erhal-
ten. Durch Einsatz eines Zeilensprungverfahrens wer-
den systematische Fehlerbilder aber zumindest zum
Teil kompensiert.

Die Entscheidung, den Vergleich der Switching Ver-
fahren nicht im Schaltkreissimulator, sondern in einem
abstrakten Modell durchzufiihren, hat sich als sinnvoll
erwiesen. Die Aussagekraft beider Wege ist fur die
angestrebte Untersuchung gleich. Die Umsetzung in-
nerhalb einer Tabellenkalkulation bietet aber deutliche
Vorteile. Die Simulationszeit ist erheblich kurzer. Wei-
terhin ist die Eingabe der Fehlermodelle in der Tabel-
lenkalkulation sehr viel effizienter umsetzbar. Es ist
dem Anwender dabei méglich beliebige Fehlermodelle
vorzugeben, diese kénnten beispielsweise auch aus
einer Messung einer realen mikroelektronischen
Schaltung stammen. Die Implementierung der zu ver-
gleichenden Switching Verfahren erfolgt mittels For-
meleingabe. Auf Basis einer Berechnungsvorschrift ist
die Simulation somit grundlegend um weitere Verfah-
ren erweiterbar. Zuletzt bietet die Verwendung einer
Tabellenkalkulation in der Auswertung der simulierten
Ergebnisse groRe Vorteile. Die grafische Aufbereitung
von Tabellen in zwei- oder mehrdimensionalen Diag-
rammen gehoért zum Standardrepertoire des einge-
setzten Werkzeugs. Auch diverse Funktionen der Sta-
tistik kbnnen ohne groRen Aufwand auf die simulierten
Daten angewendet werden. Als ein Vergleichsmerk-
mal wurde so beispielsweise die Summe der Fehler-
quadrate (SFQ) Uber alle INL Werte der vier Verfah-
ren errechnet.
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Diese Arbeit prasentiert mikrostrukturierte Ener-
giewandler zur Stromversorgung energieautarker
Sensoren. Vibrationsbasierte Energiewandler mit
Betriebsfrequenzen von 100 bis 1000 Hz nutzen
den piezoelektrischen oder elektrostatischen Ef-
fekt. Wir beschreiben ebenso ein drahtloses ener-
gieautonomes Sensorsystem, welches von einem
Vibrationswandler gespeist wird und alle 15 Se-
kunden Temperaturmessungen drahtlos (iber-
tragt. Mikrostrukturierte Thermoelemente werden
dariiber hinaus als kostengiinstige Losung fiir
thermoelektrische Generatoren angesehen. Diese
sollen bei geringen Temperaturunterschieden und
schwachen Warmestromen arbeiten, die z.B. fiir
menschliche Korperwarme typisch sind.

1. Einleitung

Mit dem Begriff ,Energy Harvesting“ bezeichnet man
eine Technologie, die es ermdglicht elektrische Leis-
tung zu gewinnen, die als Umgebungsenergie vor-
handen ist und nicht anderweitig genutzt wird. Hierzu
zahlen Temperaturunterschiede, Vibrationen oder
elektromagnetische Strahlung wie z.B. hochfrequente
Wellen und sichtbares Licht. Drahtlose Sensormodule
kdnnen von solchen Energiewandlern profitieren. Die
Lebenszeit solcher Module wird durch deren Energie-
speicher bestimmt, welcher in den meisten Fallen ei-
ne Batterie ist. Das Ersetzen bzw. Aufladen dieser
Batterien ist in vielen Anwendungen unerwiinscht o-
der nicht machbar.

Ein Energiewandler kann genutzt werden, um konti-
nuierlich elektrische Leistung zu generieren und damit
das Sensorsystem zu betreiben bzw. den Energie-
speicher zu flllen. Damit kommt ihm eine Schlissel-
rolle im Einsatz energieautarker drahtloser Sensor-
module und Sensornetzwerke zu.

Vibrationsbasierte Energiewandler basieren auf ver-
schiedenen physikalischen Prinzipen. Hier wird in Vib-
ration vorhandene mechanische Energie in elektri-
sche Energie gewandelt und als Leistung zur Verfi-
gung gestellt. Piezoelektrische, elektrostatische und

elektromagnetische Wandler zahlen zu den gebrauch-
lichsten Varianten.

Die Vibrationsfrequenzen von Maschinen und Fahr-
zeugen koénnen bis zu einigen kHz reichen und Anre-
gungsamplituden im Bereich des Mehrfachen der
Erdbeschleunigung aufweisen. Die absoluten Vibrati-
onsamplituden liegen im Bereich weniger Mikrometer.
Daher ist ein mechanischer Resonator notwendig, der
die Anregungsamplituden verstarkt, wie sie fir eine
effiziente Energiewandlung notwendig sind. Mikro-
strukturierung ist besonders gut zur Herstellung sol-
cher Energiewandler geeignet, da sie eine kosten-
glnstige Fabrikation von miniaturisierten Wandlern
bei gleichzeitig hoher Prazision und Reproduzierbar-
keit erlaubt.

Temperaturunterschiede innerhalb von Objekten oder
auf deren Oberflache (Maschinen, Gebaude, Rohrlei-
tungen) sowie auf der Haut von Tieren und Menschen
kénnen ebenso zur Leistungsversorgung von ener-
gieautonomen Systemen genutzt werden. Kiirzlich
sind erste tragbare drahtlose Sensoren mit medizini-
schen Anwendungen (drahtlose Sauerstoffsattigung,
Elektroenzephalogramm) vorgestellt worden. Die
werden ausschlieBlich von mit Kérperwarme gespeis-
ten thermoelektrischen Generatoren (TEG) betrieben
[1-3]. Der neuartige TEG wird anfanglich in sogenann-
ten Body area networks' eingesetzt, welche am Holst
Centre entwickelt werden [4].

2. Vibrationsbasierte Energiewand-
ler

Der typische durchschnittliche Leistungsbedarf von
drahtlosen Sensoren betragt bei entsprechender Wahi
der Komponenten und des Arbeitszyklus 100 yW. Um

! Body Area Network (BAN) steht fiir eine Ubertra-
gungstechnologie in der Telemedizin. Mit dieser Techno-
logie ist eine drahtlose Anbindung von am Korper getra-
genen medizinischen Sensoren und Aktoren mdglich.
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einen vollstandig autonomen Betrieb zu gewahrleisten
sind Energiewandler ein Schliisselelement [5].

2.1. Piezoelektrischer Energiewandler

In dieser Arbeit stellen wir piezoelektrische Energie-
wandler mit Abmessungen unterhalb 1 cm? vor. Diese
decken den Frequenzbereich von 200 bis 1200 Hz ab.
Aluminiumnitrid (AIN) wurde als piezoelektrisch akti-
ves Material eingesetzt. Obwohl der piezoelektrische
Koeffizient von AIN niedriger ist als der Wert fir Blei
Zirkonat Titanat (PZT) [6], ist AIN in vergleichbarer
Weise zur Energiewandlung geeignet. Dies ist in der
geringeren Permittivitdt begrindet. Die Leistungsda-
ten AIN-basierten Energiewandler erreichen, bzw.
Ubertreffen, die Daten von PZT-Wandlern. AIN bietet
zudem den Vorteil, dass eine Abscheidung im Sput-
terverfahren moglich ist, wohingegen PZT komplexere
Herstellungsverfahren erfordert.

2.1.1  Wandlerentwurf

Die vorgestellten piezoelektrischen Wandler bestehen
aus einer tragen Masse die an einem Balken befestigt
ist. Beide Komponenten werden aus Silizium mikro-
strukturiert. Das piezoelektrische Material wird ganz-
flachig auf dem Balken strukturiert und an seiner
Ober- und Unterseite mit Elektroden versehen. Die-
sen bestehen aus Aluminium (obere Elektrode) und
Platin (untere Elektrode). Die Wandler sind mit ver-
schiedene Balken- und Massenabmessungen gefer-
tigt worden. Samtliche in diesem Beitrag gezeigten
Ergebnisse wurden an Strukturen mit einer Balkendi-
cke von 45 + 3 pm und einer AIN-Dicke von 800 nm
gewonnen. Die Wandler sind zwischen zwei Glasde-
ckeln gehdaust, in die Vertiefungen in einer Dicke von
400 ym geatzt wurden. Dies erlaubt der Masse eine
entsprechende Auslenkung.

top substrate

bottom substrate
(glass)

Bild 1: Vibrationsbasierter Energiewandler, verkapselt zwi-
schen zwei Glassubstraten. Die Masse kann sich in beide
Richtungen auslenken.

Die Bilder 1 und 2 zeigen das Design des Wandlers
und die Verkapselung zwischen zwei Glassubstraten.

Bild 2: Energiewandler unterschiedlicher Abmessungen
(links: 7x12 mm? , rechts: 10x12 mmz) mit Verkapselung
zwischen zwei Glassubstraten.

2.1.2 Messergebnisse

Wir haben AlIN-basierte piezoelektrische Energie-
wandler auf einem Schwingtisch charakterisiert. Diese
Messumgebung basiert auf einem elektrodynami-
schen Aktuator und einem Regler um in Frequenz und
Amplitude definierte harmonische Anregungen zu ge-
nerieren. Hierbei wurde die Beschleunigungsamplitu-
de als konstant vorgegeben und die Anregungsfre-
quenz variiert. Sobald ein Widerstand an den Kon-
densator des Energiewandlers angeschlossen wird
fliel3t ein Wechselstrom.

Um eine optimale Leistungsanpassung zu erzielen,
muss der Wert des Lastwiderstands an den Energie-
wandler angepasst werden. Die hier charakterisierten
AIN-basierten Wandler bendtigen Lastwiderstédnde in
der GroéRenordnung von 0.1 bis 1 MQ. PZT-basierte
Wandler hingegen erfordern Lastwiderstdnde im Be-
reich weniger kQ. Dieser Unterschied ist in den unter-
schiedlichen Permittivitdten und piezoelektrische Ko-
effizienten der beiden Materialien begriindet. Die
Ausgangsspannungen von Wandlern mit AIN bzw.
PZT sind daher auch unterschiedlich. AIN-basierte
Wandler zeigen Ausgangsspannungen von mehreren
Volt, wohingegen PZT-basierte Wandler niedrigere
Spannungen erzeugen; dies allerdings bei gréRReren
Stromstarken. Die generierte Leistung ist daher ver-
gleichbar. Dennoch wird die hohere Ausgangsspan-
nung von AlN-basierten Wandlern favorisiert, da eine
Gleichrichtung mit herkdmmlichen Briickenschaltun-
gen erfolgen kann. Ebenso ist eine Herauf-Konversion
der Spannungspegel nicht erforderlich.

Bild 3 zeigt das Resonanzverhalten eines ungehaus-
ten Wandlers. Die Masse kann sich ungehindert in der
Luft bewegen. Die Resonanzkurve zeigt eine gering-
fugige Asymmetrie. Dies kann auf nicht-lineares Ver-
halten der Balkenaufhangung zuriickgefiihrt werden.
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Bild 3: Resonanzkurve mit einer maximalen Ausgangsleis-
tung von 60 pW bei einer Anregung mit 2 g bei 572 Hz..

In Resonanz betragt die Leistungsabgabe 60 pW.
Dies ist vergleichbar mit PZT-basierten Wandlern [6].
Die Anregungsamplitude der Beschleunigung betragt
2.0 g bei einer Frequenz von 572 Hz. Die doppelte
Scheitelwert (Spitze-Spitze) der Massenauslenkung
betragt 895 ym. Aus der Resonanzkurve lasst sich
mittels eines Oszillatormodels die Gute ablesen. Die-
se betragt 170.

— unpackaged
-------- opened package
100 ——————— -=-=- packaged at 1 bar
= 10
3
~
5 1
3
)
2 0.1
0.01 “p—rr e — .’
0.90 0.95 1.00 1.05 1.10

normalized frequency

Bild 4: Resonanzkurve dreier Energiewandler unter ver-
schiedenen Luftddmpfungen.

Bild 4 zeigt einen Vergleich von drei Energiewandlern
unter verschiedenen Umgebungsbedingungen. Die
den Wandler umgebende Luft wirkt sich auf die
Dampfung des Resonators aus. Ein unter Normal-
druck gehauster Wandler hat eine maximale Aus-
gangsleistung von 2.1 pyW. Ein Wandler mit (im Be-
reich des Endes der Masse) teilweise gedffnetem Ge-
hause erbringt 22 yW. Der ungehauste Wandler zeigt,

wie erwahnt, 60 yW Ausgangsleistung. Alle Daten
sind bei resonanter Anregung mit 2 g gemessen wor-
den. Die entsprechenden Giutefaktoren betragen 37,
110 und 170.

Die Frequenzachse wurde normalisiert um geringfligi-
ge Abweichungen in der Resonanzfrequenz zu kom-
pensieren. Die Luftdampfung reduziert die maximale
Auslenkung der Masse und stellt einen mechanischen
Verlustmechanismus dar. Dies macht sich in dem re-
duzierten Gutewert bemerkbar. Ein weiteres Merkmal
ist die vergroRerte Bandbreite der starker gedampften
Systeme. Die Leistungsabgabe ist jedoch bei allen
Frequenzen und Dampfungswerten durch die Reso-
nanzkurve des offenen Systems begrenzt.

Eine Verbesserung lasst sich erwarten, wenn die
Luftddmpfung des gehdusten Wandlers reduzierte
wird. Dies lasst sich durch hermetische Kapselung bei
reduziertem Druck erreichen. Die Bewegung der
Masse wird in diesem Fall nicht durch vorhandene
Luft gehindert, was zu gréRerer Auslenkung und ho-
herer Leistungsabgabe fiihrt.

....... AC-output (R, , = 595 ks2)

oad ~

—— DC-oulput (R, =910kQ, Cy,, =1 uF)

B0

—20a
104q
N&g
025

g

power | pW

0= | T T T T | =
SBE 568 570 572 574 576 578 580
frequency / Hz

Bild 5: Resonanzkurve der Verlustleistung in einem Wider-
stand, bei direkter Verbindung zwischen Wandler und Last
bzw. bei zwischengeschalteter Gleichrichtung. Bei Verwen-
dung der Gleichspannung entspricht die im Widerstand um-
gesetzte Leistung 65 % des Wertes bei direkter Verbindung.

21.3 Gleichrichtung der Ausgangsspannung

Mit einem Briickengleichrichter aus Schottky-Dioden
und einem Kondensator lasst sich die Wechselspan-
nung des Energiewandlers in eine Gleichspannung
umformen. Die Dioden weisen in Durchlassrichtung
einen niedrigen Spannungsabfall von 300 mV auf.
Zugleich zeigen sie in Sperrrichtung einen extrem
niedrigen Leckstrom von 20 nA. Um eine ausreichen-
de Glattung der Spannung zu erzielen, sollte die Ka-
pazitdt des Kondensators groRer als 1 uF sein. Die
bei Gleichspannung verbrauchte Leistung ist auf 65 %
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des Wertes reduziert, der bei direktem Anschluss des
Lastwiderstands an den Kondensator des Energie-
wandlers erreicht wird (siehe Bild 5).

2.1.4 Drahtloses energieautonomes System

Die oben beschriebene Anordnung zur Generierung
von Gleichspannungen mit vibrationsbasierten Ener-
giewandlern wurde zur Versorgung eines drahtlosen
Temperatursensors verwendet (siehe Bild 6). Dadurch
wurde das System vollstandig unabhangig von ande-
ren Energiequellen, wie z.B. Batterien. Der Energie-
wandler ist die einzige Energiequelle im System.

s d

Bild 6: Drahtloses energieautonomer Temperatursensor mit
vibrationsgetriebenem piezoelektrischen Energiewandler.

15 s duty-cycle

current / mA
N
|
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—>\<4¢—— radio active

(800 ps)
3—  p-controller

standby clrrent

2.2 yA l

I I I I I I I
-20 0 20 40 60 80 100 120 T
time / ms

current / mA

Bild 7: Stromaufnahme des energieautonomen Funkmoduls.
Ein energieautonomer Betrieb konnte mit einem Zyklus von
15 s erreicht werden. Der piezoelektrische Energiewandler
wurde mit einer Frequenz von 300 Hz erregt.

Das System nutzt ein energieeffizientes Funkmodul,
Mikrocontroller und Spannungswandler (Ausgangs-
spannung 2.2 V). Die Stromaufnahme im Standby-
Modus betragt 2.2 pA. Die Sensordaten werden in ei-
nem Zyklus von 15 s per Funk versendet. Bei dieser
Periode wird die durchschnittliche Leistungsaufnahme
des Moduls durch die Leistungsabgabe des Energie-
wandlers ausgeglichen. Zu Beginn der aktiven Phase
des Moduls ist der Mikrocontroller fir 40 ms in Be-
trieb, Im Anschluss versendet das Funkmodul die Da-
ten in einem Funkimpuls von 800 ps Dauer. Die Cha-
rakteristik der Stromaufnahme ist in Bild 7 dargestellt.

2.2. Elektrostatischer Energiewandler

Eine elektrostatische Energiewandlung erfordert einen
variablen Kondensator. Die Kapazitat die durch zwei
parallele Elektroden gebildet wird ist durch die Flache
und den Abstand der Platten sowie ein eventuell vor-
handenes Dielektrikum zwischen den Elektroden be-
stimmt. Anderungen dieser Parameter fiihren zu Vari-
ationen in der Kapazitat. Durch Kombination eines va-
riablen Kondensators mit einer Ladungsquelle kann
ein elektrostatischer Energiewandler hergestellt wer-
den.

Ahnlich wie ein piezoelektrischer Energiewandler
nutzt auch ein elektrostatischer Wandler einen me-
chanischen Resonator aus einer trdgen Masse und
einem oder mehreren Aufhdngungselementen. Vibra-
tionen in der Umgebung eines solchen Energiewand-
lers konnen resonante Oszillationen anregen. Die
Auslenkung der Masse wird dann genutzt um die be-
wegliche Elektrode eines Plattenkondensators zu be-
wegen. Verschiedene Schaltungstechniken sind reali-
sierbar, die die Kapazitdtsanderung nutzen, um elekt-
rische Leistung aus der im Resonator gespeicherten
mechanischen Energie zu gewinnen.

Mikrostrukturierte  elektrostatische Energiewandler
kénnen entweder eine Anderung der Elektrodeniiber-
lappung oder des Elektrodenabstands nutzen. Bei
Wandlern mit veranderlicher Elektrodenuberlappung
kann die Elektrodenflaiche entweder parallel [8-11]
oder senkrecht [12] zur Oberflache des Substrats ori-
entiert sein. Wandler die eine Anderung des Abstands
der Elektroden nutzen sind ebenso untersucht wor-
den. Auch hier kénnen die Elektroden parallel [13-14]
oder senkrecht [15-16] zur Ebene des Substrats an-
geordnet werden.

2.21
pung
In diesem Abschnitt wird ein mikrostrukturierter elekt-
rostatischer Energiewandler beschrieben. Die Auslen-
kung der seismischen Masse erfolgt parallel zum
Substrat und verandert damit den Uberlapp der Elekt-

Wandler mit variabler Elektrodeniiberlap-
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roden. Der variable Kondensator wird Uber ein Elekt-
ret elektrisch vorgespannt. Die Strukturen sind ausge-
legt, um typische Vibrationsfrequenzen industrieller
Maschinen zu nutzen, d.h. Frequenzen im Bereich
500 — 2500 Hz. Der Wandler wird aus mehreren
Substraten gefertigt, die mittels klebender Verbindun-
gen zusammengefiigt werden. Zur Fertigung der vari-
ablen Kapazitdt werden drei Substrate benétigt: ein
Glassubstrat tragt eine Elektrodenanordnung, ein wei-
teres Substrat aus Silizium beinhaltet den mechani-
schen Resonator mit der Gegenelektrode. Das dritte
Substrat tragt das Elektret (siehe Bild 8).

Vibration

‘ Silicon Electret

Silicon

Moving
electrode

Seismic mass

Fixed electrode Adhesive

bonding

Bild 8: Elektrostatischer Energiewandler mit variabler Elekt-
rodentberlappung. Der Kondensator wird Uber ein Elektret
elektrisch vorgespannt.

Die maximale Ausgangsleistung wurde zu 380 nW
bestimmt. Dieser Wert wurde bei einer Vorspannung
von 10 V und einem Lastwiderstand von 1 MQ ermit-
telt. Eine Optimierung des Herstellungsprozesses
Iasst eine 10 bis 100-fache Steigerung der Ausgangs-
leistung auf 4 bis 40 pW erwarten.

2.2.2 Wandler mit variablem Elektrodenabstand

Diese Wandlervariante nutzt zwei Siliziumsubstrate,
welche eutektisch verbunden werden. Die seismische
Masse wird aus dem unteren Substrat gefertigt. Das
obere Substrat wird genutzt, um die Elektroden und
die Aufhdngungselemente zu strukturieren.

Dieser variable Kondensator nutzt Elektroden die
senkrecht zum Substrat orientiert sind (siehe Bild 9).
Eine Elektrodenanordnung ist mechanisch mit dem
Substrat verbunden, wohingegen die anderen Elekt-
roden mit der seismischen Masse verbunden sind. Ei-
ne Auslenkung der Masse filhrt zu einer Anderung
des Elektrodenabstands und einer Anderung der Ka-
pazitat. Da die beweglichen Elektroden elektrisch kon-
taktiert werden mussen, muss an der Verbindungs-
stelle zur Masse sowohl ein elektrischer als auch ein
mechanischer Kontakt sichergestellt sein. Daher wur-
de eine Gold-basierte eutektische Verbindungstechnik
gewahlt.

fixed
electrodes

suspension

movable
electrodes

mass
substrate

Bild 9: Elektrostatischer Energiewandler mit variablem Elekt-
rodenabstand. Die Elektroden und die Masse sind Uberei-
nander angeordnet.

Das zugrundeliegende Funktionsprinzip basiert auf
einem variablen mikrostrukturiertem Kondensator.
Dessen Kapazitat verandert sich bei resonanter Anre-
gung des mechanischen Oszillators. Ladung wird ei-
ner Spannungsquelle entnommen, auf einem variab-
len Kondensator isoliert und in einen grof3eren Spei-
cherkondensator transferiert. Das elektrische Potenti-
al der Ladung wird dabei erhoht, so dass der Spei-
cherkondensator sich durch wiederholtes Zufiihren
von Ladung aufladt. Die erforderliche Energie wird
dem mechanischen Resonator entnommen, indem die
Elektroden entgegen der Wirkrichtung der elektrosta-
tischen Kraft bewegt werden. Diese Energiewandlung
verursacht eine Zunahme des Potentials der Ladung
die auf dem variablen Kondensator gespeichert ist.
Das Funktionsprinzip des Energiewandlers dhnelt da-
her dem einer elektronischen Ladungspumpe zur
Heraufsetzung von Spannunsgpegeln.

Der variable Kondensator ist ein Schliisselelement in
der zugehorigen Wandlerschaltung (siehe Bild 10).
Zwei Schalter (S1, S2) kontrollieren die Lade- und
Entladevorgénge in der Schaltung.

S5 5%
/= e
O #. T
v, el ]a Ta,

Bild 10: Elektrische Schaltung fiir einen elektrostatischen
Energiewandler. Anstatt der aktiven Schaler kénnen ebenso
Dioden als passive Schalter eingesetzt werden.

Der Einsatz von getakteten induktiven Ruckkopplun-
gen kann die externe Spannungsquelle ersetzen. Die
Quelle zur Bereitstellung von Ladung kann daher
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durch den Energiewandler selbst generiert und be-
trieben werden.
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Bild 11: Anfangsphase der elektrostatischen Energiewand-
lung. Zu Beginn wird der Spannungsquelle elektrische Leis-
tung enthommen, um den variablen Kondensator wiederholt
zu laden.

Der Einsatz von Simulationstechniken auf System-
ebene ermdglicht, die Ausgangsleistung zu bestim-
men. Zu Beginn wird der variable Kondensator wie-
derholt aus der Spannungsquelle geladen. Diese Vor-
gange fihren zu einer Leistungsentnahme aus der
Quelle. Diese Anfangsphase ist in Bild 11 dargestellt.
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net output power/ pW

T Ty

0.1 1 10 100
load resistance / MQ
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1000

Bild 12: Anpassung des Lastwiderstands. Der Wert des
Lastwiderstands bei maximaler Leistungsabgabe wird auch
durch die Betriebsfrequenz bestimmt.

Nachdem sich ein Gleichgewicht zwischen gewonne-
ner und verbrauchter Leistung eingestellt hat, ist die
Leistungsentnahme aus der Quelle geringer. Um eine
Aussage Uber den tatsachlichen (netto) Leistungsge-
winn machen zu kénnen, kann ihr Einfluss jedoch
nicht vernachlassigt werden. Fihrt man diese tran-
sienten Systemsimulationen wiederholt fir unter-
schiedliche Werte des Lastwiderstands durch, so er-
halt man die Daten aus Bild 12

Es konnte gezeigt werden, dass der aus Simulationen
ermittelte optimale Lastwiderstand hervorragend mit
den Ergebnissen aus einer analytischen Betrachtung
Ubereinstimmt [17]. Die Ausgangsleistung wird linear
durch die Betriebsfrequenz beeinflusst.

3. Thermoelektrische Generatoren

Die Energieausbeute mikrostrukturierter Thermogene-
ratoren (siehe Bild 13) wird derzeit durch technologi-
sche Randbedingungen beschrankt. Die Hohe des
Thermoelements muss so grof3 wie moglich sein. Ein
Wert von 10 bis 15 um wirde die theoretisch maximal
erzielbare Energieausbeute erzielen; wohingegen die
in dieser Arbeit vorgestellten Thermoelemente mit ei-
ner Hohe von 6 uym praktisch nutzbare Leistungen er-
geben sollten. Bei Anwendungen mit geringen War-
meflissen sollte die Anzahl an Thermoelementen pro
Flacheneinheit maximiert werden, um nutzbare Aus-
gangsspannungen zu erhalten. Daraus folgt eine late-
rale Abmessung der Thermoelemente im Bereich we-
niger ym. Die Lithographie beschrankt demnach die
Energieausbeute des thermoelektrischen Generators.
Um gute Ausgangsleistungen zu erzielen, sollte der
Abstand zweier Thermopaare weniger als 2 ym be-
tragen; und dies Uber HOhenunterschiede von 6 bis
10 ym.

Bild 13: Thermoelemente in ,Saulengang“-Anordnung (drei
Thermoelemente sind gezeigt).
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Der Einsatz von Belichtungswerkzeugen mit grof3er
Tiefenscharfe erbringt nicht nur eine quantitative Ver-
besserung in der Energieausbeute thermoelektrischer
Generatoren, sondern ermoglicht auch neue Ent-
wurfsfreiheiten. Ebenso werden die Herstellung und
die Integration erheblich vereinfacht. Letztendlich er-
moglicht diese Technologie die Realisierung von
thermoelektrischen Generatoren mit nahezu theore-
tisch optimaler Energieausbeute.

In dieser Arbeit stellen wir Fortschritte in der Herstel-
lung von mikrostrukturierten Thermogeneratoren unter
Verwendung fortschrittlicher Belichtungswerkzeuge
vor. Die Herstellung von Thermoelementen mit einer
Hohe von 6 ym und einer Breite von 3 um konnte er-
folgreich demonstriert werden. Dadurch konnten die
Simulationsergebnisse aus [18] bestatigt werden.

\\. e \
X @

Bild 14: Mikrostrukturierte Thermoelemente mit einer Hohe
von 6 uym. Leiterbahnen aus Aluminium wurde Uber einer
Opferschicht aus Siliziumoxid hergestellt. Das Oxid wurde
nasschemisch entfernt.

3.1. Herstellung

Als Opferschicht wird eine 6 um dicke Schicht aus Si-
liziumoxid hergestellt. Auf diese werden 150 nm Sili-
ziumnitrid und anschlieBend 1 pym polykristallines Sili-
zium (poly-Si) abgeschieden. Nach dem Atzen des
Oxids entstehen Stufen in einer Héhe von 6 bzw.
7 um. Das Aufschleudern von Fotolack Uber diese
Topographie flhrt zu dinnen Lackschichten auf den
erhdéhte Bereichen und dickeren Schichten auf dem
Boden. Die Energie zur vollstandigen Belichtung der
Lackschichten hangt von deren Dicke ab. Eine aus-
reichende Belichtungsdauer fiir die Lackschicht am
Boden fiihrt zur Uberbelichtung der diinneren Lack-
schicht auf den oberen Bereichen. Dies kann durch
Anpassung der Geometrie der zu strukturierenden po-
ly-Si Bereiche kompensiert werden. Dem Effekt der
Uberbelichtung tragt man Rechnung, indem die Struk-

turen auf der Fotomaske in geeigneter Weise breiter
entworfen werden. Damit sind die Maskenstrukturen
fir Elemente auf den oberen Bereichen breiter als fir
Elemente die auf dem Boden belichtet werden sollen.
In ahnlicher Weise lasst sich der Verlauf des poly-Si
auf der Kante des Oxids kontrollieren. Die Thermo-
elemente wurden anschlieRend freigeatzt. Zu diesem
Zweck wurde das poly-Si mit Aluminium bedeckt und
entsprechend strukturiert. Eine nasschemische At-
zung entfernt das Oxid unter den poly-Si/Al Stegen.
Die fabrizierte Struktur ist in Bild 14 gezeigt.

4. Zusammenfassung

In dieser Arbeit wurden mikrostrukturierte Energie-
wandler vorgestellt, die elektrische Leistung aus Vib-
rationen bzw. Temperaturdifferenzen gewinnen. Die
erforderlichen Technologien zur Herstellung solcher
Energiewandler sind ebenso beschrieben worden. Die
Leistung eines vibrations-basierten Wandlers wurde
benutzt, um einen drahtlosen Temperatursensor zu
betreiben. Die Messergebnisse wurden alle 15 s mit-
tels Funk Ubertragen.
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New Products Enjoy Much Faster Ramp
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Share of Electronics Consumption Growth
by Region
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Migration of Semiconductor Industry to Asi

o Late 1970’s to mid 1980’s: Major Japanese systems companies (NEC,

Fujitsu, Hitachi, Toshiba, MEI, Sony, etc.) begin to vertically integrate.

With their scale, efficiency and quality, by the mid 1980’s, about half
of all semiconductors by value are being made in Japan.

o Mid 1980’s to early 2000’s:

& In the 1980’s, Korean companies (Samsung, Hyundai, LG) start to emulate the
Japanese model. By the mid-1990’s, the Koreans are already in position to challenge
the Japanese in the DRAM market and later in FLASH.

~ Also in the 1980's, other Asian countries enter into the industry first with MNC
investment and then with establishment of indigenous chip industry with strong
government support. New business model begins to emerge with founding of TSMC
and UMC in Taiwan in the late 1980’s. The same model is emulated by other Asian
countries like Singapore and Malaysia.
o After early 2000’s: China with its huge electronics manufacturing
base and local market begin to invest heavily in the semiconductor

industry. Success has been somewhat limited so far.

Asia dominates Memory...

Japan 15%

Europe
Taiwan 10%

8%

S. Korea




85% of New Wafer Fab Capacity is in Asia S
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Source: SMA World Fab Watch
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New business models driven by extremely high fab costs

Europe’s independent fabless companies grow faster than the traditional
semiconductor industry (51%6 vs. 32%6 in 2000)
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Diata formar: MEBES; ETEC slectron-beam system
L[| | oo

WAFER FABRICATION: H-F/ICPL
NMOS Silicon Gace

LAMBDA = L3 MICRONS

{WAFERS)
PACKAGING

Informational messages
distributed for project
lab coordination: basic
library cells, 1/0 pads,
and PLA cells

(Bending Maps) (Packaged Chips)  (Eect. Pargms)

v L
Packaged Chips, custom wire-bonded per project, along with
plors, wire-bonding maps, and results of electrical testing,
to send back to the designers for functional testing.

(Plaes)
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TO ARPANET

(S S5, SYATEM WSO8, DREARTOR M5GS,
EYSTIM Liaieafey Fil 5, USER DESIGH FILES)

USER MESSAGE AND DESIGN FILE Implementation System
PROCESSING SUBSYSTEM , to Merge the MPC?Q
Projects:
F
{cantrol infa)
Alan Bell at XEROX
PARC operated the
DIE-LAYOUT PLANNING FILE STORAGE . .
anp svstEn implementation system
DESIGH FILE G e
SUBSYSTEM
FETETET HE
MEBES mask
QPERATOR e .
TERMINAL specification: 82
{eontrol Infa) .
projects from 124
. participating designers
CIF 70 MCBES CORVERSION merged into 12 die-
N SUBSYSTEM types distributed over
N two mask sets
_ _ Wafer fabrication by HP
imask, fab, dackaging [MERE S masi cpecilicalign liles) {condral info, bayding diagrams,
schedules afid consirainish implemantationFocumantntion) I CPL
Fs Y T aaaes

Details of MPC79 Designs

alo|mlm|lo|lo|o]o]e
elo|m|m|lalo|o|lo]e
elo|lm|m|z]lelolal=
eleo| | ] 7| o] o|e|=
olo]l ™| ™| "|o|o|o| @

MPC9
AE-7
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MPC79: First Propotype of the “Geometry Engine”
Graphics Processor

(EET L e
EmE []

First Textbook: Introduction to VLSI Systems
Carver Mead and Lynn Conwa

Origin: 1981 Second Caltech
Palo Alto Research Center Conference on VLSI

New form of Internet-based MPC

The MPC Adventures: implementation infrastructure

Experiences wilh the Generation of VLSI Deslgn
and Implementation Methodologles

by Lynn Conway

Rapid-prototyping of many student
design projects

DARPA initiative: 110 universities
worldwide

Book sold in over 70 000 copies

MPC technology transferred to USC-
ISI in 1981: start of MOSIS

P
......
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E.1.S. =, Entwurf integrierter Schaltungen*
Winter 1978
C. Mead & L. Conway VLSI Entwurfs-Kurs am M.I.T.
Notwendigkeit von VLSI-Aktivitaten in Deutschland
1983
Riesenhuber wird Forschungsminister
GMD - Birlinghoven als Projektkoordinator ausgesucht
E.l.S.-Projekt auf 3 Jahre und 1,5 Jahre Verlangerung genehmigt
35 Mio DM Férdersumme
Beteiligung von 30 Lehrstuhlen aus 14 Universitaten
1985
Eintritt von Siemens in das E.l.S.-Projekt
Zusatzliche 20 Mio DM Férderung

Wafer mit studentischen Entwurfsprojexten
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1. Multi-Chip Wafer an der TUD

"' .__ ...-‘. 1 == - g : - n-pf 1 -i B Lk . |

| T | ‘
(]
|
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Starttreffen in DA am
23.01.1986

4-Bit PLA Addierer auf 1. DA MPC

I

i

ElS-Zelt an der TH Darmstadt

Tagung. ,,lngemeursausblldung in der Mikroelekiioniks -

(bvl). An der TH-Darmstadt ist die
EIS-Zeit anpebrochen. Gemeinsahi

mit 14 anderen Universitaten ist die-
Technische. Hochschule: am Proj«:kt,
Entwurf Integrierler Schaltungen
(E 1.5.) beteiligt, das von der Gesell-

schaft fiie Matl cmaiik'ut_!d Datenver-
arbeitung koordidiert wird.
1S soll eine L tcke schliefien, die 2wi-
schen  Technik - und - Wissenschaft
klafft und sich stindig vergrolert.
Denn cmerseits werden die elekironi-

schen Bausteine immek kleiner und

leistungstihiger. Im -gleichen Mafl

werden Entwurf und, Test  dieser.

Schaltungen, die teilweise: noch mit
Bleistft auf Papier skizziert werden
komplizierter: Der Prototyp eines so

genanﬁtun VLSE-Chi lps (.Very l'nge—

-scale integration “hochstinte-

len zu verbessemund einander anzu-’
nihern. Auch wurden Moglichkeiten
winer engeren europdischen Zusam-.
menarbeit besprochen. .
Am zwesten Tog ging es dann ur eine -
Bestandsaufnahme des 1983 begon-
nenen EIS-Projektes, das
])Lmemmnen er s!udcn

ScIlsth"lft fir Mathematik und Daten-
verarheitung erlauterte. Diese’ Pro-
ejurig - gilt aiich. in' hnanzieller:
a1 Denn die Ausbildurig
rs'm der Mikroelektronik m[l
in_einigen’ Jahren chenso’ z 8
schlagen, wie die. eine -
rsache fiiy diese inflation
|cklung ‘Das’Studium mils
gheuaner werden, ,.Da_s l_eslen e

grierter glekironischer Baustein, dei ™ 4

mehr als 100 000 Schaltelemeate ent-
hal:} kann heute schnéller hergesteilt
als konstruiert werden. Das Nadeltshr

bei der Hemellun& der neuen Com-

puterbaustéine au und T

n seinet zentralen Lagc und wi gen,
grofen- A

der Scheltungen, die wichtig fir dig

Leiswngsfahigkeit der ‘Mikroelektro-
k- und Informatik-Industrie sind..

Den wissenschaftlichen und personel

ten soll F1S schliefien. Denn nach An-

sicht von Experten werden 'in den
neunnger Jahiren 100 000 , Chipde-
signer* benotigt, di

;chafmngcn i

chck au: rerlsteten © G

Bei einer sweitdgigen Veransialtung -

an ‘der’ TH Darmistad: zum Thema
o[ngenisurausbildung n der Mikro-
elekifonik” - diskofferten Wi

ftler aus E.ngl:md Irland, Frank-

Holland,

desrepublik Moglichkei-
ten, die Aushildung an den Hochschu-

dBS Els- PrDJek(es an.
¢ Yor dem Tunnel:

nel \Vagtung‘sarbmsn .xm Vegsar. -
gungsted durchgefuhri. Fur dig Dauer
diescr Arbeiten mussen diew Not:.
sramaggregate -abgeschaltet wer

so dafh es bei

re ware. Darum bittet:das stidtische
Tiefbauamt die Auwhhrer, m der
nachsten Woche au

2
den Tunneleinfaheten dms Ahbland-
licht: cinzuschalten. -




National Services Around The World (1)

EUROPRACTICE

IBEROCHIP

o CMC
o
MOSIS
MOSIS,
CMP cMC
1981 1984

o

D p———-

O
(o]
CMP IPEC " 5" vpEC
IcC 4
(o]
cic
EUROPRACTICE,
cicC  IDEC VDEC Icc

1992 1995 1996 2000

National Services Around The World (

http://www.europractice.com/
Europe | EUROPRACTICE | 1995 L
http://www.europractice-ic.com/
Taiwan cIc 1992 National Chip !mplementatlon Center
http://www.cic.org.tw/
Canada cMC 1984 Canadian Microelectronics Corporation
http://www.cmc.ca/
France CMP 1081 Circuits MuI'Fl Project
http://cmp.imag.fr/
h hai | ircuit Desi
China 1cc 2000 Shanghai nt(_agrated Circuit Design Center
http://www.icc.sh.cn/
IC Design Education Center
Korea IDEC 1995
http://idec.kaist.ac.kr/
USA MOSIS 1981 MOS Implementa_tlon System
http://www.mosis.org/
VLSI Design and Education Center
Japan VDEC 1996 9 .
http://www.vdec.u-tokyo.ac.jp/
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Europe: EUROPRACTICE

EUROPRACTICE was launched by the European Commission in Oct. 1995.

The EUROPRACTICE IC Services are offered by the following consortium:

IMEC—Interuniversitair Micro-Elektronica Centrum (Leuven, Belgium)

Coordinator

Academic Support
Industrial Support
MPW & Small Volume

STFC—Science & Technology Facilities Council (Swindon, United Kingdom)
CAD Support
Academic Support

Fraunhofer 11S—Fraunhofer-Institut fir Integrierte Schaltungen (Erlangen, Germany)
Industrial Support
MPW & Small Volume

Europe: EUROPRACTICE—ASIC Design

Partners:
Foundry Library Assembly Test
AMIS Faraday ASE ASE
austriamicrosystems | ARM-ARTISAN | HCM MASER Engineering
IHP Microtest
TSMC
umcC
customer
ASIC Design: N i
Toundry, IP provider
| assembly

—— E
Comect GOS database for manufacturing

Source: EUROPRACTICE Activity Report 2008

EUROPRACTICE

| Lest




Taiwan: CIC—Profile

The National Science Council, based on the resolution of the Fourth National

Science and Technology Conference, initiated the Chip Implementation Center
(CIC) Project in 1992

CIC focuses its efforts on four main areas:
providing an 1C/system design environment
providing chip fabrication and measurement services
promoting technology for 1C/system design and international collaborations
improving IC/system design services in southern Taiwan

Accomplishments:
in relation to providing 1C/system design services, the center integrated 8 well-known
I1C/System design flows and provided 2438 hotline services for academic use.

in relation to providing IC fabrication and measurement services, the center helped to produce
1721 chips, including 253 educational chips and 1468 advanced process chips in 2007.

in relation to promoting IC/system design technology, the center offered 184 courses to 8441
students.

in relation to improving IC/system design services in southern Taiwan, the center provided 1028
measurement services to academia and industry in southern Taiwan.

00 s
135F
- =
§ oo .
$ 4 Number of chip
" o 1 implementations
400 F—
lnm’r]ﬁ” aal | 39 | vaaf | o | 35
00 o pL T |
 lasna e Htum ! L
Dow momowomomow w6 oe o
( Technology 2007 2008 2009 2010 2011
0.35pm 2P4M CMQS (TSMC) e
0.18um 1P6M CMOS (TSMC) =
0.18um 1P6M CMOS (UMC) =—
0.13um 1P8M MS CMOS (TSMC) B
0.13pm 1P8M RF CMOS (TSMC) i
90nm CMOS - —
. . 65nm CMOS - —
IC fabrlcatlon < 0.35um 3P3M SiGe BICMOS(TSMC) o
processes 0.18um SiGe BICMOS — " ——
0.15pm PHEMT (WIN) —_—,
..... [
................... e

Source: http://www.cic.org.tw/cic_v13/english/aboutus/chip.jsp
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France: CMP

Circuits Multi Project (CMP) is a broker for various ASIC & MEMS
manufacturing technologies for prototyping & low volume production, incl. ICs,
MEMS, and MCMs

CMP offers products and services for prototyping in:

Number of chip implementations (CMP, CIC, EUROPR.)

2000

1600
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1000
800
600
400
200
0

Number of chip implementations

o
N

110

1800 -

©

Contribution of
each IC service

A O
S P &
PP

J oCic
R @ EUROPRACTICE
1 oCcMP

Number of chip implementations

Absolute number of
chips per service

80%
60% ocmP
@ EUROPRACTICE
40% mcic
20%
0%
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Canada: CMC

Canadian Microelectronics Corporation (CMC) was launched in 1984 through a
university, industry and Natural Sciences and Engineering Research Council of
Canada (NSERC) initiative in Kingston, Ontario, Canada

CMC offers products and services for prototyping in:

China: ICC

Shanghai Integrated Circuit Design Center (ICC) was established in 2000, in
2008 changed its name to Shanghai Integrated Circuit Technology and
Industry Promotion Center, directly under the Shanghai Municipal Science and
Technology Commission

Partners:

Foundry | Library Assembly | Design Service
TSMC Synopsis Changjiang | Global Unichip
GSMC VeriSilicon

SMIC ARM-ARTISAN | Mask

Chartered Dupont

HJTC

Available technologies:

Foundry/Partners | Technology

TSMC 0.13um CMOS, 0.18um CMOS, 0.25um CMOS, 0.35um CMOS
GSMC 0.13um CMOS, 0.18um CMOS

SMIC 0.13um CMOS, 0.18um CMOS, 0.35um CMOS HV EEPROM
Chartered 0.13um CMQS, 0.18um CMOS

HJTC 0.18um CMOS
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Korea: IDEC

IC Design Education Center (IDEC) is located at KAIST (Korean Advanced
Institute of Science and Technology) and was established in 1995 with the
support and commitment of the Korean government and major semiconductor

firms in Korea.

Available technologies:

Foundry/Partners | Technology

Samsung 0.13um CMQS, 0.18um CMOS
MagnaChip/Hynix 0.18um CMOS, 0.35um CMOS
Dongbu HiTek 0.13um CMOS, 0.18um CMOS
KEC 0.5um CMOS, 0.4um Bipolar

USA: MOSIS

MOS Implementation System (MOSIS) plan is the earliest MPW plan in the
world and was set up under the support of the American Defense Department
(Defense Advanced Research Projects Agency, DARPA) in 1981.

Funding:
DARPA, NSF, SIA, SRC, AMI, and MOSIS itself
Ex: 1991 — 85% direct funding by Government Agencies (DARPA, NSF)
Since 1994: 100% self-sustaining

Available technologies:

Foundry/Partners Technology

IBM 45nm/65nm/90nm/0.l3_um/0.18um/0.25um CMQOS, 0.13um/0.18um/0.25um/
0.35um/0.50um SiGe BiCMOS

TSMC 0.13um/0.18um/0.25um/0.35um CMOS

ON Semiconductor 0.35um HV CMOS, 0.5um CMOS, 0.7um HV CMOS

austriamicrosystems 0.18um/0.35um CMOS, 0.18um/0.35um/0.8um HV CMOS, 0.35um SiGe BiCMOS

Peregrine 0.25um SOS processes (GA and GC), 0.50um SOS processes (FC and FA)
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Japan: VDEC

VLSI Design and Education Center (VDEC), was established in May 1996, is
located at the University of Tokyo and shared by users throughout Japan.

Available technologies:

Foundry/Partners | Technology

eShuttle 65nm CMOS

ON Semicoductor 1.2um CMOS

Rohm 0.18um CMOS, 0.35um CMOS
Hitachi 0.18um CMOS

NEC Bipolar 0.8um

OKI 0.15um CMOS SOl

ASPLA 90nm CMOS

Ease of Design Using MPW Runs

“Using MPW services is not just about cutting the direct costs of development. The major
cost saving is in design time [...] reduced cost at which respins can be undertaken, the
whole development cycle shrinks.” [W. Hansford, 2007]

Percentage of dedicated run cost (DRC)
g

M 12 13 14 15
Sourca: Mosis

Comparison of doing a multiproject water (MPW) run followed by a dedicated run, or going

straight info a dedicated wafer run (defined as ‘dedicated run cost,’ or DRC).

Source: http://www.eetimes.com/news/latest/showArticle.jhtml?articlelD=197001431
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Interaction between IC Services and Academia (1)

The MOSIS Educational Program (MEP) supports educational institutions in the
development of instructional and research programs in ICs since 1986:
instructional component for support of scheduled classes in VLSI design
research component to support unfunded research conducted by graduate students and faculty

Offered at no cost to the universities (with minimal restrictions based on available MOSIS
supported technologies and fabrication scheduling)

" 300 6,000
8 250 £ 5000
S 200 S 4,000
2 5.
5 150 < 3,000
3 100 E 2,000
E 50 € 1,000
3 s
0 = 0
1997 1998 1999 2000 2001 2002 2003 2004 2005 2006 2007 2008 1997 1998 1999 2000 2001 2002 2003 2004 2005 2006 2007 2008
Year Year
1200
£ 1000
k=S
S 800
o
5 600
é 400
E 200
=z

1997 1998 1999 2000 2001 2002 2003 2004 2005 2006 2007 2008

Year

Source: http://www.mosis.com/products/mep/stats/mep_class_projects.html

Interaction between IC Services and Academia (2)

EUROPRACTICE MPW designs in 2008:

Industry + non-European univiresearch 31%

Europractice Research 16% Europractice Academic 53%
300 —_—
| M sonm
i . . . | Moy
mini@sic designs per gatelength in 2008: *° 4.
introduced in 2003 in order to stimulate [ Moz
universities and research to prototype small i | D2
designs offering considerably lower minimum | Mos-05 |
prototyping charges for small ASIC designs 14,
100 . . |
) ._._l
o -
2004 2005 2006 2007 2008

Source: EUROPRACTICE Activity Report 2008

114



Principles:

Internationalization should be flexible, avoiding heavy sunk costs in institutions
The framework for internationalization should enable and support faculty-driven activity
Internationalization requires an infusion of leadership, resources, and commitment

Methods:

Inviting international visitors (“global scholars™)

International exchange of graduate students

Supplemental funding of international research and educational projects

Administration:

Providing faculty leadership and advocacy
Ensure high-quality administrative support

Reviewing and revising administrative policies

Establishing a central place for international activities

Improving communication and visibility

Source: Princeton in the World, October 2007

Lack of Talents Lack of Specialized Workforce

Companies worldwide are
struggling to find the
engineering specialists they
need to keep up with global
competition

In germany alone, it is
estimated that industry could
use at least 20,000 engineers
more per year

The number of graduates does
not satisfy industry”s demand

Internationalization in Education (1)

.....
.....

Berut und Gesellschaft

Fachkraftemangel in den ingenieurwissenschaftlichen
Kerndisziplinen

80,000
50,000
40.000 Zusatzbedarf [ Mangel |
30,000
20000

Ersatzbedart Hochsehul-
10,000 absolventen

Angebot an Hochschulabsohanian

R 0 W P T4 600

.....
.....
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Educational Challenges: New Required Skills

New skills are required for the SoC-Design

Challenge for the Universities

From 2 Applications
Chip-Designer -:’.-’.
F ™
to o
5 Technology
System~Architect '-E
=
by 5
- :
Interdisciplinary Convergence | | =~ Design / CAD

Source: Hugo De Man, IMEC

.....

Example: Intel VLSI Curriculum

Math and Physics

l

EECS 215 EECS 270
Intr%c_luctionto \Etro_dugtionto
ircuits ogic Design . .
However, the university
still needs to employ
EECS 320 EECS 312 EECS 370
EIFE%ED%JI; / Introduction to Digital Introduction to |eCtUI’erS and fund the
Circuits Semiconductar Integrated Camputer
Devices Circuit Design Organization program
elog Seid St EECS 427 EECs 470 i
nalog olid-State
Integrated Device WLSI Design | A?cohrﬂggttﬁrre A program llke the one
Circuits Laboratory ShOWh here already
requires quite a few
LEE_C%A?E_
ogic Circuit
chn%_he_sis and IeCtu rers
ptimization
EECS 522 EECS 527
In?engarlgtgd Digﬁgﬁ?rﬁgggted g nlt_ﬁgsoi:tand DiquEitEa(I:SSyiEms
Circuits 11 Circuit Technology gptimization Testing
\!LESI?CDS oo I
esign
Source: Intel ! A

.....
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International Master Program

Start: WS 2001702
Acceptance Quota:

~50 Students per year

Information

Communication
Engineering

Master-Diploma

TUD: ICE Master Program

Master-Program: 1. Year of Study
(English)

Examination after the 1. Semester

Prerequisite: Bachelor-Degree
(Informationstechnik TU Darmstadt,
Mathematics and Computer Science

TU Darmstadt)

Nano-Technology And Charge Control Issues
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Barrier Model of MOSFET

GATE
SOURCE

This model can be generally applied
to ANY switching device

It can further be used to determine a
measure for the ultimate limits of
integration

Source: Saibal Mukhopadhyay

Ultimate Limits Of Integration

Maximum device density

Nmax = i =4.7 101
Liin cm

5 devices
2

The power dissipation per unit area of this limit technology is given by

P N max- Eb, min _37 MW
{ min cm

For comparison:
Surface of the sun: 6 kW/cm?
Forced water cooling: 800 W/cm?
ITRS 2016: < 100 W/cm?
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How Close Will We Get To The Fundamental Limits ?

2018 FET Fundamental limits
n
a,in. Channel length 7 nm Xin =a=m=1.5nm(300|<)

E,,: Switching energy 3x108J  Eg,>KkTIn2=3x104]

E,: S-Ch barrier height ~0.7 eV E, > KkTIn2=0.02 eV

Electrons/switching event ~32 1

Energy/electron 9 x 1020 J~22 KT 3x102) ~KT

Digital systems compute & interact,

leading to two implementation routes

baseline HV sensors bio
CMOS memory RF Power passives actuators fluidics

{‘ More than Moore

Compute Interact with user and environment

\| 7

Non-digital content
Lots of processes

Digital content
Lots of software

Philips Semiconductors 19 September 2005
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More Moore to come

On the basis of what we know now we expect Moore’s law to continue
for at least an other decade, with critical dimensions reaching 22, 15 or
may be 10 nm

What we will gain is more density
Lower cost per function
More complex functions

Speed improvement will be limited

Philips Semiconductors 19 September 2005

.....
.....

‘More than Moore’

Heterogeneous silicon technologies for non-digital functions
Power, RF, passives, sensors and actuators (MEMS), fluidics

Building on existing CMOS manufacturing infrastructure
Lithographic scaling lags Moore’s law

System-in-Package: integrate all functions in one module
Packaging is a functional element / key differentiator

Involves cross-disciplinary innovation
Nano-electronics, nano(thermo)mechanics, nano-biology ...

Differentiation is in technology mix and system partitioning

.....
.....



Technology roadmap summary

10um
re than Moore
lum o e
4, o,
4, %os., 0y
Q'O, VO// Q/”bs
100nm P, Go
Q(/ | c,.. ....
%)o g .
10 /‘@ ‘.O... .'n
nm D) u"u
//_ ’..
Beyond CMQS
1nm %,
1960 1980 2000 2020 2040

Philips Semiconductors 19 September 2005

2060

.....
-----

Cellular Defect
array tolerant
1-D Resonant
RSFQ ‘
:l structures tunneling

Biologically

inspired

SET Molecular | QCA

Quantum
computing

Architecture

Spin
transistor

Logic

- Insulator
Phase change Floating body Nano SET || resistance
DRAM FG change Memory
Transport
enhanced - - Non-
FETs UTB single Sour_cefDram UTB multiple Quasi classical
gate FET engineered gate FET ballistic CMOS
FET FET
Source: SIA Risk

.....
-----
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Emerging Research Logic Devices

7N ®
N
Device Resonant )
1D . Spin
FET RSFQ Tunneling| SET |Molecular| QCA .
structures . transistor
Devices
Cell Size| 100nm | 0.3 um | 100nm | 100 nm | 40nm Not 60 nm | 100 nm
known
D?:;'% 3E9 | 1E6 3E9 39 | 6E10 | 1E12 | 3E10 | 3E9
Switch| 700 GH | g oy, | Nt g | aghz | N9 |30 MHZ| 700 GHZ
Speed z known known
Circuit 250-

Speed 30 GHz 800 GHz 30 GHz 30 GHz 1 GHz <1MHz | 1MHz | 30 GHz
switching) - 2x1078 | >2x107 %1078
Energy, J

Binary
Throughput,| 86 86 86 86
GBit/ns/cm?
Source: SIA

.....
.....

Summary: Future Perspectives

Microelectronics will run successfully on the Roadmap for the next 20
Years

Aspects for System Integration and Design for Manufacturability will
dominate

Adapt to Rapid Changes of Semiconductor Industry Value Chain

New capabilities for SMEs: Improved Design Methods and
Architectures for competitive Products on an international Market

Worldwide competition for the transition to Nanoelectronics
Lack of European Scientists and Engineers

.....
.....
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