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Design und Verifikation eines On-Chip Tiefpass-Filters
3. Ordnung mit Operationsverstarkern in einer 0.35um
CMOS-Technologie

Ninja Koetsier, Frauke Bohinsky, Albrecht Zwick, Marcio Camoleze de Andrade, Bernd Vettermann,

Jiirgen Giehl

Zusammenfassung—Filterverstarkerschaltungen
héherer Ordnung mithilfe von Operationsverstéar-
kern wurden entwickelt. Ein solches Filter wurde
in 3. Ordnung auf einem IC in 0.35 um CMOS-
Technologie realisiert und verifiziert. Es wurde die
Maglichkeit zur Justierung der Filterfrequenz Gber
die externen Biasstrome der verwendeten Operati-
onsverstarker vorgesehen und verifiziert.

Das IC entstand in mehreren Diplom-, Master- und
Bachelor-Arbeiten ([1]-[4]). Fur den Entwurf und
die Simulationen wurde das MENTOR IC Studio /
Pyxis Layout verwendet. Zunachst wurde das Fil-
ter mit idealisierten Operationsverstarkern prinzi-
piell simuliert. AnschlieBend wurde ein entspre-
chender OP mit geringer Grenzfrequenz (1 kHz)
entwickelt. Das Design wurde in ein Layout flir den
AMS 0.35um CMOS Prozess umgesetzt. Die
Chipherstellung erfolgte tiber Europractice bei der
Firma Austriamicrosystems (AMS). Zur Verifika-
tion der gewonnenen Simulationswerte wurde eine
vergleichende Messung der Schaltung durchge-
fahrt. Hierbei galt es, das Verhalten des Operati-
onsverstéarkers und des Filters 3. Ordnung zu veri-
fizieren.

Schlisselwdrter—CMOS,  Operationsverstarker,
OP, OP-Amp, Filter, Miller-Kompensation, Simu-
lation, Messung.

I. EINLEITUNG

Biosignale sind Korpersignale elektrischer, mecha-
nischer, magnetischer oder chemischer Natur. Bei-
spielsweise wird bei einem Elektrokardiogramm
(EKG) die Herzmuskelaktivitdt gemessen. Die Signale
sind nur einige Millivolt groB und bewegen sich in
einem Frequenzbereich von 0 bis maximal 100 Hz [1].

Ein grofles Problem bei der Erfassung dieser Signa-
le sind Storungen aus der Umgebung. Losung dafiir
ist, die schwachen Nutzsignale durch analoge Vorver-
arbeitung vom Millivolt- in den Voltbereich zu ver-
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Abbildung 1: Schaltplan Filter 3. Ordnung mit Riickkopplungswi-
dersténden.

stirken und Storsignale herauszufiltern [1].

Es wurde dafiir eine aktive Filterschaltung entwickelt,
welche die Tiefpass-Charakteristik von Operations-
verstirkern nutzt. Damit lassen sich aktive Filter mit
sehr niedriger Grenzfrequenz - welche iiblicherweise
groBBe Filterkapazititen bendtigen - mit geringem
Platzbedarf zum Beispiel auf einem IC herstellen. Mit
Ausnahme der chipinternen Millerkapazitit werden
sonst keine weiteren externen Kondensatoren fiir den
Schaltungsaufbau bengtigt.

II. AUFGABENSTELLUNG

Es sollte ein Tiefpassfilter 3. Ordnung mit einer
Grenzfrequenz von 10 Hz und einer Verstirkung von
100 (40 dB) entwickelt werden. Der Schaltplan des
Filters 3. Ordnung ist in Abb. 1 gezeigt. Der Ein-
gangsverstirker (Ul) arbeitet in invertierender Konfi-
guration mit dem Verstirker (U2) in der Riickkopp-
lung. Die Ausgangsstufe ist durch den Verstarker (U3)
gegeben. Ziel dieses ersten Designs war es, die prinzi-
pielle Funktion des Filters zu zeigen und Ansitze fiir
Verbesserungen zu liefern. Der Einzel-OP sollte eine
Lastkapazitdt von 50 pF treiben kénnen und eine
Transitfrequenz (Gain x Bandwidth) von 1 kHz auf-
weisen. Die Spezifikation des Filters ist in Tab. 1
zusammengefasst.

Aus dem erstellten Layoutdesign der Schaltung soll-
te ein Chip in einem QFN32 Gehduse gefertigt und
eine Testplatine erstellt werden [2].

Die Frequenzcharakteristik des einzelnen Operati-
onsverstirkers und des Filters 3. Ordnung sollte aus-
gewertet werden und der Einfluss auf die Grenzfre-
quenz des Filters des von aullen -einstellbaren
Biasstroms zur Versorgung der Komponenten der
Schaltung sollte untersucht werden.



Tabelle 1: Spezifikation des Filters 3. Ordnung.

Parameter Bezeichnung | Wert | Dim
DC-Verstirkung Ay 40 dB
Bandbreite f3aB 10 Hz
Dampfung dA/df -60 dB/D

ckade
Max. kapazitive Clrasimax 50 pF
Last

III. FILTER 3. ORDNUNG

In diesem Abschnitt wird die Funktionsweise des
Filters erldutert.

A. Funktionsprinzip

Ein Filter 3. Ordnung lieBe sich prinzipiell durch
Hintereinanderschaltung von 3 aktiven Tiefpédssen
erreichen, aber dann wire der Ubergangsbereich we-
sentlich flacher. Durch diese spezielle Anordnung
wird dies vermieden. Die Ubertragungsfunktion (Abb.
2) zeigt, dass der Amplituden-Frequenzgang horizon-
tal verlduft und erst kurz vor der Grenzfrequenz scharf
abknickt. Das Filter 3. Ordnung entspricht einem
Butterworth-Filter.

Das Filter ist aus drei identischen Operationsverstér-
kern aufgebaut. Die Eingangsstufe ist als invertierende
Verstirkerstufe realisiert. In der Riickkopplung der
Eingangsstufe ist ein Verstirker eingefiigt (Abb. 1),
der die Ubertragungsfunktion eines Tiefpasses auf-
weist. Die Ubertragungsfunktion eines einzelnen in-
vertierenden Verstiarkers kann nach [8] berechnet
werden und ist durch folgende Formel gegeben:

Ry Aop
Ay =—"—F % 1
0 Ry Aop+ R1+Ry ( )

Der einzelne Operationsverstiarker hat dabei ein
Tiefpassverhalten, das durch folgende Formel be-
schrieben werden kann:

) = 5 @

Hierbei ist f; = fp/Ayp die Grenzfrequenz.
Die Ubertragungsfunktion der Eingangsstufe mit

dem Verstérker in der Riickkopplung (Abb. 1 A-C) ist
durch folgende Formel gegeben (mit R;=R;, R,=R5):

R R
AAC = 2. mlt k = 1
R i S (i T Ry+R
bR (1+JfT(kr)) e
(3)
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Abbildung 2:AC-Simulation des Filters 3. Ordnung mit idealen
Bauteilen. Analyse von Grenz- und Transitfrequenz.

Die Ubertragungsfunktion zwischen den Knoten C-
D (gleich zu B-C) lautet (mit R;=R3;=R4, R,=Rs=Rg):

1
Acp = —F 1 “4)

Die Hintereinanderschaltung der beiden Stufen
ergibt dann als Gesamtiibertragungsfunktion aus der
Multiplikation der Formeln (3) und (4) fiir das Filter 3.
Ordnung:

R 1
Aapl = 4] = 22 21— 5)
1

(i)

Die Tiefpasscharakteristik 3. Ordnung mit einer
Diampfung von -60dB/Dekade und einer -3 dB-
Eckfrequenz von f = frk, ist daraus klar zu erkennen,
ebenso wie die Butterworth-Charakteristik, welche
konjugiert komplexe Pole bei +f7k, zeigt [8].

B. Simulationen mit idealen Bauelementen

In diesen Simulationen wurde der ideale Operati-
onsverstérker ,,opamp1*“ aus der Mentor Pyxis Biblio-
thek ,,macrolib* verwendet. Die Parameter der Ver-
stirkung und der Bandbreite bestimmen das Tiefpass-
und Verstirkungs-Verhalten (Gl. 2) des idealen Ope-
rationsverstarkers. Bei dieser Simulation wurde fiir die
Verstarkung 100 000 (100 dB) und als Bandbreite
10 mHz gewdhlt. Daraus ergibt sich die Transitfre-
quenz von 1 kHz. Die minimale Zielspezifikation fiir
den Operationsverstarker, welche sich aus Gleichung
(2) ergibt, ist in Tabelle 2 aufgelistet.

Mit diesem Operationsverstirker wurde die Ubertra-
gungsfunktion des idealen Filters 3. Ordnung simuliert
(Abb. 2). Es zeigt eine -3 dB-Grenzfrequenz bei
9.8 Hz und die Transitfrequenz bei 46 Hz. Die Ver-
stairkung liegt bei knapp 40dB und fillt mit
-60 dB/Dekade.
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Tabelle 2: Minimale Spezifikation des Operationsverstarkers.

Parameter Bezeichnung | Wert | Dim
DC-Verstarkung Ay 100 dB
Transitfrequenz fr 1 kHz
Max. kapazitive Crastmas 50 pF
Last

IV. SCHALTUNGSREALISIERUNG

Die gesamte Schaltung setzt sich aus den Operati-
onsverstirkern, Poly2-Widerstinden und Kapazititen
zusammen. Bei letzteren wurde Cg,o verwendet, bei
der Gate-, Poly/Poly- und Metallkapazititen platzspa-
rend iibereinander angeordnet sind (,,stacked”). Zur
Versorgung der Operationsverstirker (Abb. 3) wird
eine Strombank mit Stromquellen und Stromspiegeln
mit MOS-Dioden am Eingang eingesetzt (Abb. 4).

A. OP

Der Operationsverstirker wurde als zweistufiger
Verstérker mit kaskodierter PMOS-Stromquelle und —
Differenzpaar in der Eingangsstufe und einem Ein-
transistorverstarker mit aktivem NMOS-Transistor
und einer einfachen PMOS-Stromquelle in der Aus-
gangsstufe realisiert (Abb. 3) [1]. Die Parameter zur
Handdimensionierung sind in Tabelle 3 zusammenge-
fasst.

Die Differenzeingangsstufe wurde auf geringes g
dimensioniert, damit die Verstirkung und somit die
Transitfrequenz des Filters moglichst niedrig sind und
eine kleinstmdgliche Millerkapazitit zur Einstellung
der Transitfrequenz der OPs verwendet werden kann.
Damit soll entsprechende Chipfliche gespart werden.
Die Millerkapazitidt zur Kompensation liegt zwischen
den Pins ,,vout” und ,,Ckomp* und ist in Abb. 3 nicht
eingezeichnet. Um die Transitfrequenz so gering zu
halten, musste dennoch eine Kompensationskapazitit
von 250 pF verwendet werden. Die Nullstelle der
Miller-Kompensation [9]:

fy=—gme (6)

2 Cymiller

ergibt sich mit den Parametern aus Tabelle 3 zu
32 kHz und liegt somit ausreichend hoch in der Fre-
quenz.

Der Tailstrom in der Eingangsstufe wurde auf 1 pA
gesetzt. Mit der Dimensionierung der Transistoren wie
in Abb. 3 gezeigt, liegt die effektive Gatespannung der
Eingangstransistoren damit bei 0.5 V und die Steilheit
gn bei 2 pA/V. Die Transistoren wurden entsprechend
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Abbildung 3:Innerer Aufbau des OPs mit dimensionierten Tran-
sistoren und Stromen.

Tabelle 3: Auszug Simulationsparameter der Transistoren [5].

Parameter NMOS | PMOS | Dimension
Modell modn modp

Viup 33 3.3 v

Visar B00K) | 0.5 -0.7 v

K, (300 K) 100 35 pA/V?

Cox 4.5 4.5 fF/um?
Ayr 9.5 14.5 mVum

Ug (I=1 um) | 40 40 v

gro3 dimensioniert, damit deren Offset mdglichst
gering ausfillt. Dieser wird im Wesentlichen durch
Schwellspannungsunterschiede hervorgerufen. Der
Einfluss der anderen Parameter wurde durch Common
Centroid Auslage minimiert. Der Offset vom Ein-
gangsverstiarker Ul erscheint mit der Verstarkung von
100 am Ausgang und wiirde die gesamte Schaltung in
ihrem Betrieb storen. Mit der verwendeten Dimensio-
nierung berechnet man mit dem 1-c Wert der statisti-
schen Schwellspannungsverteilung (Ayt) in Tabelle 3
einen 4-c Offset-Wert von £4.9 mV [9].

Die Ausgangsstufe wurde so dimensioniert, dass die
Slew Rate, die durch den Tailstrom und die Millerka-
pazitdt eingangsseitig limitiert ist, ausgangsseitig nicht
unterschritten wird — deshalb wurde ein Strom von
SuA fiir die Class-A-Stufe gewédhlt. Die Ausgangsstu-
fe des 3. Verstérkers sollte zundchst nur den Tastkopf
des Oszilloskops treiben konnen (R;,, = 1 MQ). Die
Dimensionierung der PMOS-Stromquelle und des
NMOS-Transistors ergab sich aus der Forderung, dass
die effektive Gatespannung 0.2 V sein sollte, was zu
einem theoretischen Aussteuerbereich zwischen
0.2V<Vout< 3.1V bei Vpp=3.3V fihrt und zu-
sammen mit dem zu erwartenden Offset Eingangssig-
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Abbildung 4:Aufbau Strombank Stromen und Dimensionierung
der Transistoren.

nale bis zu 10 mV zulésst. Die Referenzspannung wird
dazu auf 1.65 V = (Vpp-Vss)/2 gelegt.

Der Ausgangswiderstand in Riickkopplung sollte
weniger als 10 % des geringsten Lastwiderstandes
betragen, so dass nicht mehr als 1 dB an Verstirkung
durch Spannungsteilung verloren geht. Dieser Punkt
wird weiter unten noch diskutiert. Die Slew Rate sollte
so grof} sein, dass bis zur Transistfrequenz des Filters
noch ein Sinus unverzerrt {ibertragen wird. Die ange-
gebene Slew Rate betrégt dazu das 10-fache der beno-
tigten Signalédnderung.

B. Strombank

Die Strombank versorgt die Operationsverstirker
mit den Biasstromen und ist in Abb. 4 gezeigt.

Jeder Operationsverstdrker hat zwei Stromeingédnge
— einen fiir die Stromquellen (Iref 2) und einen fiir die
Kaskodenspannung (Iref 1) (Abb. 3).

Versorgt wird die Strombank extern mit zwei
100 pA Stromen an den Eingédngen Iref k und Iref in.
Intern werden dann fiir jeden Operationsverstéarker die
benotigten 25 pA Biasstrom iiber Stromspiegel gene-
riert. Je nachdem wie viele Operationsverstirker mit
Biasstrom versorgt werden sollen, kann der rechts
markierte Block der Stromquelle mehrfach parallel
dazu geschaltet werden (Abb. 4). Im OP werden die
25 pA nochmals auf 1 pA Tailstrom fiir die Differenz-
stufe und 5 pA fiir die zweite Stufe gespiegelt. Die
Strombank war bereits vorhanden und wurde bewusst
nicht auf minimale Stromaufnahme optimiert, damit
die externen Referenzstrome priziser und leichter
eingespeist werden konnen. Der einzelne OP hat in
dieser Konfiguration eine Stromaufnahme von 6 pA
bei externer Einspeisung von 100 pA. Die Stromauf-
nahme skaliert direkt mit dem externen Referenz-
strom.

Die Dimensionierung der Strombank kann Abb. 4
entnommen werden. Diese wurde so ausgefiihrt, dass
die effektive Gatespannung der Stromquellen 0.2 V
betrégt, die der Kaskoden 0.1 V.
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Abbildung 5: Finaler Entwurf mit Filter 3. Ordnung (oben links),
Einzel-Operationsverstérker (oben rechts) und Filter 8. Ordnung.

C. Layout

Das Layout (Abb. 5) wurde tiber mehrere Arbeiten
[1][1][3][3][4] entwickelt. Bei der Erstellung der
Layouts wurden folgende Punkte beachtet:

Alle Bauteile sollten mdoglichst gleichartig in ihrem
Verhalten sein. Das bedeutet, diese Bauteile sollten so
angeordnet werden, dass sie alle gleichermallen auf
Veranderungen, zum Beispiel in der Temperatur,
Prozessschwankungen oder mechanischen Stress rea-
gieren. Diese Anordnung der Transistoren wird ,,Mat-
ching® (Anpassen) genannt. Das Anpassen wird in der
Common Centroid Anordnung realisiert [1][1].

In Abb. 5 ist das Layout des gesamten IC gezeigt.
Die quadratischen groflen Flachen sind die Kompensa-
tionskapazititen, welche den grofiten Teil einnehmen.
Links oben ist das Filter 3. Ordnung mit drei Operati-
onsverstirkern erkennbar. Oben rechts befindet sich
ein einzelner Operationsverstdrker. Ein Filter 8. Ord-
nung, bestehend aus 8 Operationsverstarkern, ist eben-
falls auf dem IC untergebracht, wird aber hier nicht
besprochen. Es befinden sich auflerdem zwei Strom-
bianke auf dem IC. Die gesamte Fldche des in Abb. 5
gezeigten ICs inklusiver der Pads betrigt ca. 2x2 mm?.
Das Filter 3. Ordnung nimmt dabei ca. 820x480 pm?,
der Operationsverstiarker ca. 500x260 pm? und das
Filter 8. Ordnung ca. 1250x780 pm? ein.

V. MESSUNGEN IM VERGLEICH MIT DEN
SIMULATIONEN

Durch die Messungen am Chip wurde der Vergleich
zu den simulierten Werten hergestellt. Dabei interes-
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Abbildung 6: Testbench zum OP als invertierender Verstirker.

sierte im Wesentlichen das Frequenzverhaltenen des
Operationsverstérkers und des Filters 3. Ordnung.

A. OP

Der Einzeloperationsverstirker (Layout Abb. 5 oben
rechts) wird mit externen Widerstdnden invertierend
beschaltet (R;=1 kQ, R,=100k<Q). Die Verstirkung
betrdgt somit 100. Das Eingangssignal ist ein Sinus-
signal mit 3 mV Amplitude. Der Frequenzbereich
wird von 1 Hz bis 2 kHz durchlaufen. Die Testbench
fiir Simulation und Messung ist in Abb. 6 zu sehen. In
der Messung wurde das Signal gegeniiber der Refe-
renzspannung von 1.65V mit einem Tastkopf mit
1 MQ Eingangswiderstand gemessen.

Die Messung (Abb. 7) zeigt das Tiefpassverhalten
des Operationsverstirkers mit einer -3 dB-Grenz-
frequenz bei 34 Hz und einer Transitfrequenz bei
1500 Hz. Die DC-Verstirkung betrdgt 31 dB, pro
Dekade fillt die Ubertragungsfunktion mit -20 dB. Im
Vergleich ist ein -3 dB Verstarkungsabfall in der Si-
mulation schon bei 8.8 Hz erreicht und die Transitfre-
quenz bei 919 Hz. Die Anderung der Eckfrequenz
lasst sich aus der verringerten Verstirkung erkléren.
Auffillig ist besonders die verringerte Verstirkung
gegeniiber der Simulation. Die Transitfrequenzen
zeigen eine relativ gute Ubereinstimmung.

B. Filter 3. Ordnung

1) Stromaufnahme

Zunichst wurde die Stromaufnahme an VDD festge-
stellt. Laut Messung werden 235 pA aufgenommen,
im Vergleich zeigt die Simulation einen Wert von
220 pA. Messung und Simulation stimmen also in
ihren Werten mit leichten Toleranzen iiberein.

2) Grenzfrequenz

Das Filter 3. Ordnung wurde in einer weiteren Mes-
sung auf seine Grenzfrequenzen genauer analysiert.

hochschule mannheim
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Abbildung 7: OP als invertierender Verstirker ohne Belastung im
Vergleich.

Abb. 1 zeigt die verwendete Testbench. Als Eingangs-
signal lag ein Sinussignal mit einer Amplitude von
3mV an. Die Signalfrequenzen wurden von 1 Hz bis
100 Hz durchlaufen. Der Signaloffset lag bei 1.65 V
und definierte damit die analoge Masse. Die Aus-
gangsspannung wurde gegeniiber der analogen Masse
gemessen.

In der Messung ist der -3 dB Verstarkungsabfall bei
19 Hz erreicht. Es zeigen sich zunichst ein schneller
Abfall der Ubertragungsfunktion und das Erreichen
der Transitfrequenz bei 70 Hz. (Abb. 8). Es liegt eine
DC-Verstirkung von 30 dB vor. Die Schaltung zeigt
das Tiefpassverhalten eines Butterworth-Filters. Die
Steigung betrdgt in der Messung im Bereich 20 Hz bis
ca. 50 Hz -60 dB/Dekade, flacht aber dann ab.

Die Simulation im Vergleich zeigt die Grenzfrequenz
bei 9 Hz, die Transitfrequenz bei 45 Hz und eine Ver-
stairkung von 40 dB (Abb. 8). Pro Dekade fallt der
Frequenzgang um -60 dB.

3) Grenzfrequenz bei Stromvariation

Die Grenzfrequenz des Filters kann durch eine Vari-
ation des externen, in die Strombank eingespeisten
Referenzstromes, verdndert werden. Damit soll eine
Abstimmung des Filters ermdglicht werden. Generell
ist zu erwarten, dass bei Stroménderung in der Ein-
gangsstufe (Tailstrom) sich das g, im Séttigungsbe-
trieb der Transistoren und damit auch die Transitfre-
quenz des OPs und nach GIn. 2 und 5 respektive des
Filters proportional zur Wurzel des Stromes dndert.

Durch eine Stromerh6éhung auf 150 pA jeweils an
den Eingéngen Iref k und Iref in der Strombank zeigt
die Messung eine Vergroflerung der Grenzfrequenz
von 19 Hz auf 24 Hz an. Die Transitfrequenz steigt
auf 80 Hz und die Verstirkung bleibt bei 30 dB
(Abb. 9). In der Simulation liegt die Grenzfrequenz
bei 11 Hz und die Transitfrequenz betrdgt 57 Hz.

Die Messung zeigt deutlich eine Verkleinerung der
Grenzfrequenz bei Stromsenkung. Bei 50 pA Refe-
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Abbildung 8: Filter 3. Ordnung mit 100 pA Stromeinspeisung.
Vergleich Messung und Simulation.
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Abbildung 9: Filter 3. Ordnung mit 150 pA Stromeinspeisung.
Vergleich Messung und Simulation.

renzstrom ist die Grenzfrequenz auf 13 Hz verringert
und die Transitfrequenz liegt bei 60 Hz. (Abb. 10).

Im Vergleich ist die Grenzfrequenz in der Simulati-
on bei 5 Hz erreicht und die Transitfrequenz betragt
34 Hz. Die Verstarkung betrdgt in der Messung 30 dB
und in der Simulation 40 dB.

In Abbildung 11 sind die Messergebnisse fiir drei
verschiedene Biasstrome nochmals im Vergleich dar-
gestellt.

In Tabelle 4 sind die Grenzfrequenzen der Messung
und der Simulation im Vergleich bei drei verschie-
denen Biasstromen angegeben.

VI. BEWERTUNG MESSUNG UND SIMULATION

Die Analyse des invertierend beschalteten unbelaste-
ten Operationsverstirkers zeigt einen Unterschied in
der -3dB-Grenzfrequenz von Messung zu Simulation
in einer GroBenordnung von Faktor 2. Allerdings
stimmen die Transitfrequenz und damit der abfallende
Teil der Ubertragungsfunktion besser iiberein.

Erklérung fiir diese Frequenzunterschiede zwischen
Messung und Simulation ist der Ausgangswiderstand
des einzelnen riickgekoppelten Operationsverstirkers
(OTA) der aus der Simulation mit 2.5 kQ fiir Frequen-
zen kleiner 1 Hz ermittelt wurde. Der Ausgangswider-
stand steigt dann im Bereich 1 Hz bis 100 Hz auf ca.
17 kQ an. Die Belastung der Verstirker Ul und U2
(Abb. 1) mit 1kQ ist damit zu grof3, so dass deren
Ausgangsspannung heruntergeteilt wird. Damit ist die
deutlich geringere Verstirkung in der Ubertragungs-

» Nochschule mannheim eq 6N UND VERIFIKATION EINES ON-CHIP TIEFPASS-FILTERS 3. ORDNUNG
MIT OPERATIONSVERSTARKERN IN EINER 0.35um CMOS-TECHNOLOGIE

50

- Messung
== Simulation

Verstarkung [dB)

Frequenz [Hz]

Abbildung 10: Filter 3. Ordnung mit 50 pA Stromeinspeisung.
Vergleich Messung und Simulation.
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Abbildung 11: Filter 3. Ordnung . Zusammenfassung der Messer-
gebnisse fiir verschiedene Biasstrome.

Tabelle 4: Vergleich Grenzfrequenz Messung und Simulation Filter
3. Ordnung.

Strom Iref in -3dB-Grenzfrequenz
etk Messung Simulation
150 pA 24 Hz 11 Hz

100 pA 19 Hz 9 Hz

S0nA 13 Hz S5Hz

funktion erklart. Unklar ist, warum die Simulation des
kompletten Filters dies nicht korrekt widerspiegelt,
obwohl der Ausgangswiderstand alleine realistisch
simuliert werden kann.

Die -3 dB-Grenzfrequenz ist beim Filter 3. Ordnung
in der Messung um den Faktor 2 grofer als in der
Simulation. Der Unterschied der Transitfrequenz be-
tragt von Messung zur Simulation nur ca. 20 Hz. Ge-
nerell ist die Transitfrequenz genauer bestimmbar, da
sie von der Transkonduktanz g,, der Transistoren der
Differenzeingangsstufe und der Kompensationskapa-
zitdt abhidngt. Die Grenzfrequenz hingt deutlich von
der Verstirkung ab und ist somit generell bei der vor-
liegenden geringeren Verstirkung zu hdheren Fre-
quenzen verschoben.
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Tabelle 5: Spezifikation des realisierten Operationsverstarkers.

hochschule mannheim

Tabelle 6: Spezifikation des realisierten Filters.

Parameter Bezeichnung | Wert | Dim Parameter Bezeichnung | Wert | Dim
DC-Verstirkung Ay 100 dB DC-Verstirkung Ay 31 dB
Transitfrequenz fr 1 kHz Transitfrequenz fr 90 Hz
Max. kapazitive Clrastmas 50 pF Bandbreite S3a8 10 Hz
Last =
Tailstrom T 1 A Dampfung dA/df -60 dB/D
ckade
Kapazitit z. Mil- Chitler 250 pF Rauschen Vims 320 uv
lerkompensation (0.1 Hz - 10 kHz)
Slew Rate SR 4 V/ms
Max. Laststrom Iy astmax 5 pA geringen Eckfrequenz des Filters hat das 1/f-Rauschen
der MOSFETs einen groflen Einfluss.
Nullstelle der f 32 kHz
Miller-Komp.
Ausgangswider- R, 2.7 kQ DANKSAGUNG
stand in Riickkop.
Die Autoren bedanken sich bei Irina Ohm. Im Rah-
men ihrer Masterarbeit fiihrte sie erste Untersuchun-
VIIL. FAaziT

Die prinzipielle Funktionsfahigkeit des Filters konn-
te gezeigt werden.

In der Simulation des gesamten Filters wurde der
Einfluss der zu groBen Belastung der Verstérker nicht
richtig wiedergegeben, obwohl der Ausgangswider-
stand selbst realistisch simulierbar ist. Generell sind
die Verstirker mit zu hohem Ausgangswiderstand
ausgelegt, so dass die gewiinschte Verstarkung mit der
vorliegenden Auslegung der Widerstinde nicht er-
reicht wird. Zusitzlich konnte bei den Messungen der
Eingangspegel nicht weiter verringert werden, so dass
die Ausgangsamplitude aufgrund der zu geringen
Treiberfahigkeit der zweiten Stufe des OPs nicht er-
reicht werden kann.

Durch Variation der Referenzstrome kann die
Grenzfrequenz des Filters eingestellt werden. Bei
Stromerhoéhung steigt diese und bei Stromsenkung
wird eine Verkleinerung der Grenzfrequenz erreicht.

Es zeigte sich bereits bei den Simulationen, dass das
Filter 3. Ordnung mit eingebauter Verstirkung sehr
stark durch Offsets der Verstdrker beeinflusst wird.
Die Eingangstransistoren wurden deshalb groBflachig
ausgelegt und zeigen in der Monte-Carlo-Simulation
einen 4o0-Wert von £4 mV. Ebenso konnte kritisch
werden, dass die verwendeten Verstirker nur einen
Eingangsspannungsbereich von 0 - 2.2 V aufweisen.
Hier konnten Rail-to-Rail-Verstirker Abhilfe schaf-
fen. Das Rauschen am Ausgang des Filters wurde aus
der Simulation bestimmt und betrdgt 320 pVrms in
einem Frequenzbereich 0.1 Hz — 10 kHz. Den Haupt-
beitrag liefern die Transistoren M3/4 (Stromspiegel in
der Differenzeingangsstufe zur differential-to-single-
ended Konversion) des Eingangsverstirkers Ul und
die Ausgangstransistoren des Verstirkers U3. Bei der

gen und Designs des Filter-ICs durch. Ebenso bedan-
ken sie sich bei Paul Kamou Fansi, er fithrte im Rah-
men seiner Masterthesis das Schaltungsdesign und ein
erstes Layout des verwendeten OPs durch. Weiterhin
bedanken sich die Autoren bei Andreas Arnold, im
Rahmen einer Studienarbeit erstellte er die Strombank
des Filters.

Die Autoren bedanken sich insbesondere fiir die fi-
nanzielle Unterstiitzung der Chipherstellung bei der
Multi Projekt Chip Gruppe.
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Effiziente Embedded-Multicore-Programmierung

Automatische Parallelisierung von Scilab/MATLAB-Anwendungen

Oliver Oey, Michael Riickauer, Timo Stripf, emmtrix Technologies GmbH

Zusammenfassung— Durch immer weiter steigen-
de Performanzanforderungen wird in immer mehr
Bereichen anstelle von Einkernprozessoren auf
Mehrkernprozessoren gesetzt. Dieser Wechsel ist
im Bereich von Desktop-PCs oder Smartphones
bereits vollzogen, im Bereich der eingebetteten
Systeme ist der Umbruch jedoch noch im Gange.
Durch die parallele Ausfiihrung von Programmen
kann sowohl die Performanz gesteigert als auch die
Leistungsaufnahme reduziert werden. Bis heute
verursacht die parallele Programmierung jedoch
einen hohen Zeit- und Kostenaufwand und erfor-
dert spezielles Wissen iiber die Zielsysteme. Inner-
halb des ALMA-EU-Projekts hat ein Konsortium
aus Forschung und Industrie eine Werkzeugkette
entwickelt, die die parallele Programmierung er-
heblich vereinfacht. Mittels automatischer Paralle-
lisierung wird sequentieller Scilab/MATLAB-Code
fiir eingebettete Multicore-Prozessoren paralleli-
siert. Dadurch kann nicht nur die aufwiindige ma-
nuelle Parallelisierung eingespart, sondern auch
der Code auf verschiedenen Prozessoren wieder-
verwendet werden. Die Ergebnisse des For-
schungsprojekts werden in dem EU-Projekt
ARGO sowie im Startup emmtrix Technologies
noch weiter vertieft.

Schliisselworter—automatische Parallelisierung,
MATLAB,  heterogene  Mehrkernarchitekturen,
Echtzeit-Systeme,

I. EINLEITUNG

Laut Studien [1] ist die Programmierung von einge-
betteten Mehrkernsystemen 4,5 mal so teuer, dauert
25% langer und benétigt 3 mal so viele Software-
Ingenieure wie die Programmierung von Einkernsys-
temen. Um diesen Mehraufwand der Entwicklung
paralleler Software zu reduzieren, wurde im EU-
Projekt ALMA eine automatische Parallelisierung und
Codeerzeugung aus arraybasierten Programmierspra-
chen untersucht. Zu diesen gehéren MATLAB und
dhnliche Sprachen wie Scilab, die sehr nah an der rein

Oliver Oey, oliver.oey@emmtrix.com, Michael Riickauer,
michael.rueckauer@emmtrix.com, Timo Stripf, ti-
mo.stripf@emmtrix.com, emmtrix Technologies GmbH, Enges-
serstr. 5, 76131 Karlsruhe
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Parallelization Tools
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gcc, Green Hills compiler,...

Target-Specific Compiler

Hardware Platform

v o|
Multi-Core
Simulator

I<I
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Abbildung 1: Ubersicht iiber die ALMA-Werkzeugkette.

mathematischen Beschreibung sind und standardmé-
Big auf Matrizen als Datentyp arbeiten. Aus diesem
Grund eignen sie sich auch gut fiir Anwender, die
keinen groflen Programmierhintergrund haben. Der
Programmierer kann sich auf die Entwicklung des
Algorithmus konzentrieren, wiahrend die Anpassungen
an die Zielhardware automatisch durch die Werkzeug-
kette erledigt werden. Der zusétzliche Aufwand fiir
die manuelle Parallelisierung entféllt, wodurch Ent-
wicklungskosten und -zeit eingespart werden.

1I. ALMA PROJEKTUBERSICHT

Die ALMA-Werkzeugkette, wie sie in [2] vorgestellt
wurde, ist in mehrere Teilkomponenten unterteilt, die
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Abbildung 2: Ergebnisse des ALMA-Projekts.

in Abbildung 1 dargestellt werden. Als Eingangsdatei-
en kommen die Anwendungen, die in Sci-
lab/MATLAB geschrieben wurden, sowie eine abs-
trakte Beschreibung der Zielarchitektur zum Einsatz.
Das Matrix FrontEnd wandelt den Eingangscode zu-
néchst in einen sequentiellen C-Code um, der als Basis
fiir die Parallelisierung verwendet wird. Die Paralleli-
sierungswerkzeuge erzeugen optimierten Code fiir die
Zielarchitekturen, indem der Code parallelisiert und an
die Eigenheiten der Zielplattformen angepasst wird,
wie sie in der Architekturbeschreibung hinterlegt sind.
Das parallele Programm wird mit Hilfe eines Multi-
core-Simulators ausgefiihrt, der Informationen iiber
die Laufzeit des Programms auf der Zielarchitektur
ermittelt. Diese Informationen werden in weiteren
Optimierungsschritten verwendet, um die Auslastung
der Hardware zu verbessern und somit die Laufzeit
des Programms zu reduzieren.

A. Evaluation

Zur Evaluation des Ansatzes kamen zwei Zielarchi-
tekturen sowie zwei Testanwendungen zum Einsatz.
Die Zielarchitekturen waren der wissenschaftliche
Prozessor Kahrisma [3] sowie das X2014 System der
Firma Recore Systems. Beide Plattformen setzen auf
mehrere unabhingig arbeitende Kerne mit verteiltem
Speicher. Die Zielanwendungen kamen zum einen aus
der Bildverarbeitung vom Fraunhofer IOSB, bei der
eine  Objekterkennung mit Hilfe des SIFT-
Algorithmus durchgefiihrt wurde, und zum anderen
aus der Telekommunikation von Intracom Telecom, in
dem Teile des WiMax Standards in Software ausge-
fiihrt werden.

B. ALMA Werkezugkette & Workflow

Scilab/MATLAB sind Skriptsprachen. Das bedeutet,
dass die Befehle im Programm ohne vorherige Uber-
setzung von einem Interpreter ausgefiihrt werden. Dies
ermoglicht es, dass Eigenschaften wie beispielsweise
die GroBe oder der Typ von Variablen erst zur Lauf-
zeit festgelegt werden. Eine Umsetzung dieses Verhal-
tens in C ist zwar moglich, aber Aufgrund der Perfor-
manz und des Speicherverbrauchs nicht sinnvoll. Aus
dem allgemeinen Matrix-Code wird zunichst C-Code
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erzeugt, der sich gut fiir die statische Analyse und die
spatere Parallelisierung eignet. Dazu werden alle dy-
namischen Entscheidungen aufgelost, so dass der
statische Programmablauf besser analysiert werden
kann. Im Falle von Variablen wird zunéchst iiber die
gesamte Laufzeit des Programms betrachtet, welcher
Datentyp notig ist, um alle Zahlen ohne Einschrén-
kungen darstellen zu kénnen. Im C-Code wird dieser
Datentyp verwendet, um sowohl die dynamischen
Entscheidungen zu reduzieren als auch den Speicher-
verbrauch zu minimieren. Ein weiterer Vorteil von
Matrix-Code hinsichtlich der Parallelisierung ist das
Fehlen von Pointern. Dies ermdglicht es, den Daten-
fluss in einem Programm eindeutig bestimmen zu
konnen, was fiir die Analyse der notigen Datentrans-
fers zwischen den verschiedenen Kernen notwendig
ist.

Die abstrakte Hardwarebeschreibung setzt auf eine
im Projekt entwickelte Architektur-
Beschreibungssprache (engl. architecture description
language, ADL) [4]. Als Besonderheit wird eine Be-
schreibung auf verschiedenen Abstraktionsebenen
unterstiitzt. So konnen Hardware-Module sowohl rein
funktional als auch detailliert mit Angabe von zyklen-
akkuraten Instruktionen dargestellt werden. Auf diese
Weise kénnen sowohl Informationen, die zur Simula-
tion der Hardware notwendig sind, als auch abstrakte-
re Informationen, die fiir die Parallelisierungsent-
scheidung benétigt werden, dargestellt werden.

Um eine gute Performanz einer parallelisierten An-
wendung zu erreichen, muss die Parallelisierung auf
zwel unterschiedlichen Ebenen ansetzen: auf einer
feinen und einer groben. Dabei zielt die feine auf eine
Optimierung der Ausfiihrung auf einem Kern ab und
die grobe optimiert die gleichzeitige Ausfilhrung auf
mehreren Kernen. Durch diese Kombination kann die
gegebene Hardware moglichst effizient ausgenutzt
werden.

Die feingranulare Parallelisierungsextraktion (engl.
fine-grain parallelism extraction) analysiert zunéchst
die benoétigten Datentypen hinsichtlich eines Kom-
promisses aus effizienter Ausnutzung der Hardware
und der bendtigten Genauigkeit der Ergebnisse. Dies
erlaubt es, die SIMD (engl. single instruction, multiple
data) Einheiten der Architektur auszunutzen, indem
beispielsweise vier 8-Bit-Additionen gleichzeitig
ausgefiihrt werden anstelle einer 32-Bit-Addition. Wie
in [5] dargestellt, wird aulerdem ermittelt, ob Zahlen
in einer Festkommadarstellung reprédsentiert werden
konnen. Der Einsatz erhoht die Performanz der An-
wendung bei Ausfithrung auf einer Zielarchitektur, die
keine Gleitkommaarithmetik unterstiitzt, hat aber
Einfluss auf die Genauigkeit. Des Weiteren werden
Schleifen transformiert, um Zugriffe auf Daten besser
an die vorhandenen Caches anzupassen.

Die grobgranulare Parallelisierung, wie sie in [6]
vorgestellt wurde, verteilt die Anwendung auf die
einzelnen Kerne der Zielplattform. Ziel dieser Opti-
mierung ist es, die Ausfilhrungszeit des gesamten
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Abbildung 3 Ubersicht iiber das ARGO Projekt

Programms zu reduzieren, indem moglichst viele
parallele Recheneinheiten der Architektur gleichzeitig
verwendet werden.

Die parallele Codegenerierung [6] erzeugt schliel3-
lich parallelen C-Code, der auf der Hardware oder den
zugehorigen Simulatoren ausgefithrt werden kann.
Dazu erstellt die Codegenerierung separaten Quell-
code fiir die einzelnen Kerne der Hardware-Plattform,
indem Datenabhingigkeiten zwischen den einzelnen
Prozessoren iiber Kommunikationsinstruktionen auf-
gelost werden. Die Kommunikationssynthese achtet
dabei auf eine Reduzierung der anfallenden Wartezei-
ten und ist auf Systeme mit verteiltem Speicher opti-
miert, aber nicht auf sie beschriankt. Fiir die Kommu-
nikation koénnen sowohl verbreitete Modelle wie MPI
(message passing interface) als auch spezielle Funkti-
onen der jeweiligen Plattformen ausgenutzt werden.

Der erzeugte Code kann automatisch instrumentiert
werden, um Laufzeitinformationen mit Hilfe eines
Simulators zu ermitteln. Diese Informationen werden
verwendet, um die Parallelisierung und damit auch die
Performanz iterativ zu verbessern [7]. Dazu flie3en
die Laufzeiten der einzelnen Codeteile und die Uber-
tragungszeiten fiir Daten zuriick in die grobgranulare
Parallelisierung. Diese optimiert die Aufteilung mit
dem Ziel einer besseren Auslastung der jeweiligen
Zielarchitektur, um eine Verkiirzung der Programm-
laufzeit zu erreichen.

ADL Description

C. Ergebnisse

Die Werkzeugkette soll zwei Ziele erfiillen: zum ei-
nen soll die Leistungsféhigkeit von Mehrkernsystemen
durch eine sinnvolle Parallelisierung der Anwendung
ausgenutzt werden konnen. Zum anderen soll die
Produktivitdt der Softwareentwicklung gesteigert
werden, indem der Entwicklungsaufwand fiir parallele
eingebettete Systeme reduziert wird.

In Abbildung 2 ist die im Projekt ermittelte Redukti-
on des Entwicklungsaufwands dargestellt. Verglichen
wurde eine manuelle Umsetzung eines bestehenden
Algorithmus in parallelen C-Code mit dem FEinsatz des
Parallelisierungswerkzeugs, das in ALMA entwickelt
wurde. Bei den gewidhlten Beispielen konnten dabei
Einsparungen von 30 bis 57 % in der Entwicklungs-
zeit erreicht werden. Dabei konnte ein Speedup um
den Faktor 2,8 beim Einsatz von vier Kernen erreicht
werden.

Aus dem Projekt wurden zudem die folgenden Er-
kenntnisse gewonnen, die in weiteren Projekten be-
riicksichtigt werden:

e FEine voll-automatische Parallelisierungs-Losung

ist nicht erstrebenswert, da der Benutzer keinen
Einfluss auf das Ergebnis hat.

1"
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Ford (fft2_video_filter.c, lines 1561-1691)
for (i2 = 0; i2 < EMX_max_i32_i32_i32(1, factorsd_in_size[1]); i2++) {
4

Containerd (fft2_video_filter.c, lines 1517-1694)

void fftifft_cooleytukey_1(complex_float_t y_data[128], complex_float_t x_data[128], complex_double_t twiddelsd_in_data[128], int32_t rev4_in_data[128], int32_t factorsd_in_data[10], ir

fftifft_cooleytukey_1

Container3 (fft2_video_filter.c, line 28)

fftifft_cooleytukey_1(complex_float_t y_data[128], complex_float_t x_data[128], complex_double_t twiddels4_in_data[128), int32_t rev4_in_data[128), int32_t factors4_in_data[10], int32_t

Container2 (fft2_video_filter.c, line 1745)

CALL unnm
ROl ®
| [ 1]}
[10000 [20000 [30000 [40000 50000 60000 [70000 80000 30000 [100000 il
Abbildung 4 Hierarchische Darstellung einer Beispiel-Anwendung
[ [Ferd[Cd|[For76 Forl32 [For215 [For274 Con| [Fo
0
| Forg8 [For142 For228 [For287 Fo
1
| Forl00 Forl56 For241 For300 FqCon|Fo!
2
] Ford Forl68 Cd For202 [For313
3
o [20000000 [40000000 [60000000 [80000000 [100000000 120000000 [140000000 [160000000

Abbildung 5: Scheduling Ansicht
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Der Nutzer muss das Ergebnis der Parallelisie-
rung nachvollziehen koénnen, d.h. welcher Teil
des parallelen Programms welchem Teil des ur-
spriinglichen Programms entspricht und welche
Schritte die Toolchain vollzogen hat, um zum pa-
rallelen Programm zu kommen. Dazu gehdrt
auch, dass die Codeerzeugung deterministisch
arbeitet, d.h. dass sie fiir dasselbe Eingabepro-
gramm bei gleichen Parametern ein dquivalentes
Ergebnis erzeugt.

Der Benutzer muss die Kontrolle iiber den Paral-
lelisierungsprozess haben, d.h. er muss selbst Pa-
rallelisierungsentscheidungen treffen konnen,
etwa um anwendungsspezifisches Wissen in den
Prozess einbeziehen zu konnen.

III. ARGO PROJEKTUBERSICHT

Das ARGO-Projekt ist ein neues EU-Projekt, das
von Januar 2016 bis Dezember 2018 l4uft und das die
in ALMA erarbeiteten Konzepte noch weiterentwi-
ckelt. Ein Uberblick iiber alle Teilgebiete des ARGO
Projekts kann Abbildung 3 entnommen werden. Die
Kernthemen sind:

e Benutzerfreundlichkeit: Den ALMA Parallelisie-
rungsvorgang zu einer grafisch getriebenen Ent-
wicklungsumgebung weiterzuentwickeln. Dies
wird im Cross-Layer Programming Interface zu-
sammengefasst.

e Echtzeit: Einen Hard- und Software iibergreifen-
den Ansatz zur Berechnung der maximalen
Laufzeit (engl. worst-case execution time,
WCET) bereitzustellen, um die reaktive Natur
von eingebetteten Anwendungen besser unter-
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stiitzen zu konnen. Dies wird in ARGO durch
Code-Transformationen, die die Vorhersagbar-
keit erhéhen und durch WCET-Analysen auf
Code- und System-Ebene realisiert.

e Heterogenitdt: Ausnutzung von heterogenen
Ausfithrungseinheiten.

e Wiederverwendbarkeit: Produktivititssteigerung
durch Wiederverwendung von existierendem
Code.

e Energieeffizienz: Steigerung der Energieeffizi-
enz durch Ausnutzung von parallelen, heteroge-
nen MPSoCs.

IV. EMMTRIX TECHNOLOGIES

Die in ALMA entwickelte Technologie wird in dem
KIT-Spin-off ,,emmtrix Technologies* weiter an die
Bediirfnisse der Industrie angepasst. Im Vordergrund
der Weiterentwicklung steht die Einfiihrung einer
interaktiven grafischen Oberflidche, um den Benutzer
bei der Parallelisierung zu unterstiitzen. Dazu wird auf
eine hierarchische Darstellung der Anwendung
(Abbildung 4) sowie auf schnelle Riickmeldung iiber
die Auswirkungen von moglichen und getroffenen
Entscheidungen gesetzt. Beispielhaft ist in Abbildung
5 die Scheduling-Ansicht dargestellt, die einen schnel-
len Uberblick iiber die Auslastung der einzelnen Pro-
zessorkerne gibt. Die dargestellten Zeiten werden
durch eine Mischung aus Profiling und statischer
Analyse ermittelt, um mdglichst schnell eine Riick-
meldung liefern zu konnen, so dass der Benutzer viele
Optionen in kurzer Zeit evaluieren kann.

Der erweiterte Workflow ist in Abbildung 6 darge-
stellt. In der ersten Phase wird der Eingangscode in
sequentiellen C-Code iibersetzt, der als Basis fiir Pha-
se 2 - die Parallelisierung - verwendet wird. Der Code
Generator setzt dabei auf das in ALMA entwickelte
Matrix Frontend auf. Die Parallelisierung setzt zu
groBen Teilen auf die grob-granulare Parallelisierung.
Die fein-granulare Parallelisierung kann abhingig von
der Zielarchitektur eingesetzt werden. Der erzeugte
Code kann an den verschiedenen Stellen sowohl in
sequentieller als auch in paralleler Form auf dem Ent-
wicklungssystem oder der Zielplattform getestet wer-
den.

V. FAzZIT

Die Programmierung von eingebetteten Mehrkern-
prozessoren ist ein Thema, das aufgrund steigender
Anforderungen immer relevanter wird. Der im
ALMA-Projekt erarbeitete Ansatz, die Programmie-
rung in eine abstrakte Entwicklung des Algorithmus in
einer  arraybasierten = Programmiersprache = wie
MATLAB oder Scilab und in eine hardwarenahe Pa-
rallelisierung aufzuteilen, hat sich als aussichtsreich
herausgestellt. Um das Potential noch weiter auszu-
nutzen, werden die Ergebnisse zum Einen im Projekt

gl emmtrix

Technologies
[ eps Flow 3 S
Active Project:
[fft2_video_fi Iter : ]

[‘1:« Project Management

<

»

Sequential C Code Generation
5-| Code Generator Settings
& Edit Source File
{2 Run Code Generator
[Z] Show Report
Show Generated Code

<<

5—53' Sequential Program Test

»

pfd Parallelization
&-| Parallelization Settings

Algorithms & Transformations

Show Parallel C Code
{2 Run Mapping & Scheduling
{2 Run Code Generation

<«

Y Parallel Program Test

<<

5{-3" External Platform Test

Abbildung 6 Workflow des emmtrix Parallel Studio

ARGO hinsichtlich ihrer Eignung fiir heterogene
Echtzeitsysteme erweitert und zum Anderen vom KIT
Spin-off emmtrix Technologies an die Anforderungen
der Industrie angepasst.
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Fusion von Fuligangererkennungen auf FPGAS

Sascha Hock, Michael Hahnle, Konrad Doll

Zusammenfassung — Viele Verfahren zur Erken-
nung von Objekten, beispielsweise Ful’gangern, in
Bildern benutzen das Sliding-Window-Prinzip. Die
dabei entstehenden Uberlappenden Detektionen
missen anschlielend zu einzelnen Objektdetektio-
nen fusioniert werden. Des Weiteren mussen spora-
disch auftauchende Falscherkennungen eliminiert
werden. Diese Fusion von Detektionsergebnissen ist
in der bildbasierten Objekterkennung ein wichtiger
Verarbeitungsschritt und wird hdufig auch als Non-
Maximum Suppression (NMS) bezeichnet. Fir
praktische Anwendungen z.B. in Fahrerassistenz
und FuRgangerschutzsystemen ist eine echtzeitfa-
hige Implementierung erforderlich. In dieser Arbeit
wird die erste, den Autoren bekannte, rein FPGA-
basierte Implementierung vorgestellt. Sie ist in der
Lage, die Erkennungsergebnisse mehrerer paralle-
ler Skalenstufen in Echtzeit zu fusionieren. Auf ei-
nem Kintex-7 FPGA eines Xilinx Zynq SoCs ist da-
mit eine Verarbeitung von mehr als 100 Bildern pro
Sekunde mit einer Auflésung von 1280 x 720 Pixel
mdglich. Die  Genauigkeit  der FPGA-
Implementierung ist dabei mit der einer auf
OpenCV basierenden Softwareanwendung ver-
gleichbar.

Schlisselwérter — Fullgangererkennung, Fusion,
NMS, FPGA.

l. EINLEITUNG

A. Motivation

Die Bedeutung der bildbasierten Detektion von Per-
sonen, inshesondere von FuBgéangern, ist in den letzten
Jahren zunehmend groRer geworden. Vor allem in mo-
dernen Uberwachungs- und Fahrerassistenzsystemen
wird diese immer héaufiger benutzt. Letztere sollen
nicht nur aufgrund der aktuellen Position eines FuRgén-
gers warnend bzw. korrigierend eingreifen, sondern
auch die Absicht von FuRgangern anhand ihrer aktuel-
ler Bewegungsrichtung und -geschwindigkeit mitein-
beziehen. Damit kann die zukiinftige Position einer
Person prédiziert werden, i.d.R. représentiert durch den

Sascha Hock, sascha.hock@h-ab.de, Michael Hahnle, mi-
chael.hahnle@h-ab.de und Konrad Doll, konrad.doll@h-ab.de,
sind Mitglieder der Hochschule Aschaffenburg, Fakultat Ingeni-
eurwissenschaften, Labor fiir Rechnergestitzten Schaltungsent-
wurf, Wiirzburger Strale 45, 63743 Aschaffenburg

wahrscheinlichen Aufenthaltsbereich in den néchsten
Sekunden.

Die in den genannten Systemen verwendeten Algo-
rithmen sind sehr rechenintensiv. AuBerdem werden
zunehmend hochauflésende Kameras mit hohen Bild-
raten eingesetzt. Um die Echtzeitanforderungen einzu-
halten, reichen auch die heutigen leistungsstarkeren
Central Processing Units (CPUSs) nicht immer aus. Ab-
hilfe kann hier teilweise durch die Parallelisierung auf
Graphics Processing Units (GPUs) geschaffen werden.
In einigen Faéllen ist deren Geschwindigkeit jedoch
ebenfalls nicht ausreichend. Daher werden auch Field
Programmable Gate Arrays (FPGAS) in der digitalen
Bildverarbeitung verwendet. Neben dem in der Regel
hoheren Datendurchsatz besitzen diese zudem durch
den geringeren Energie- und Platzbedarf den Vorteil,
dass sie als eingebettete Systeme, z.B. in Fahrzeugen,
eingesetzt werden kénnen.

B. Stand der Technik

In den letzten Jahren wurden einige FPGA-
Implementierungen zur Personenerkennung veroffent-
licht (z.B. [1],[2],[3]). Diese verwenden meist den von
Dalal und Triggs vorgestellten Histogram of Oriented
Gradients (HOG) Deskriptor mit einer Support Vector
Machine (SVM) als Klassifikator [4],[5].

In diesen Verdffentlichungen wurden jedoch keine
Angaben beziiglich der Fusion der Detektionen ge-
macht. Weiterhin sind den Autoren keine Veroffentli-
chungen zur FPGA-basierten Fusion von FuRgangerer-
kennungen bekannt. Auch bei den zahlreichen CPU-
Veroffentlichungen in der Objekterkennung wird meist
nicht auf diese Thematik eingegangen oder ein heuris-
tisches Verfahren benutzt [6]. Diese fusionieren in der
Regel Detektionsfenster, welche sich mindestens zu ei-
nem bestimmten Anteil Uberlappen missen. Darauf ba-
siert auch die Standardfunktion zur Gruppierung von
Rechtecken der Bildverarbeitungsbibliothek OpenCV,
welche in vielen Softwareanwendungen zur Fusion von
Objekterkennungen verwendet wird [7].

Ein komplexerer Ansatz, wie er z.B. auch in [5] ein-
gesetzt wird, benutzt den Mean-Shift-Algorithmus.
Dieser wurde bereits 1975 von Fukunaga und Hostetler
verdffentlicht [8] und wird haufig zum Clustering und
bei der Suche von Maxima benutzt. Beim Einsatz flr
die Fusion von FuBgéngererkennungen werden die ein-
zelnen Detektionen zunéchst als Punkte in einen drei-
dimensionalen Raum projiziert und deren Verteilung
wird durch eine Kernelfunktion abgebildet. Ausgehend
von einem Startpunkt wird nacheinander ein Mean-
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Abbildung 3: SVM-Klassifikationen mit fusionierten Detekti-
onsergebnissen

Shift-Vektor berechnet, der iterativ die Zentren der ein-
zelnen Cluster annéhert. Diese stellen die fusionierten
Detektionen dar. In OpenCV ist auch dieses Verfahren
umgesetzt [7]. Durch den iterativen Ansatz ist es aber
nicht fur eine FPGA-Implementierung geeignet, da
diese ihren Geschwindigkeitsvorteil durch Parallelisie-
rung der Berechnungen erreichen.

C. Zielsetzung

Ausgehend von einer FPGA-basierten FuBgangerer-
kennung [2], welche die Berechnung des HOG-
Deskriptors mit nachgeschaltetem SVM-Klassifikator
enthdlt, sollen die Detektionen mehrerer Skalenstufen
(Multiskalenerkennung) geeignet fusioniert werden.
Wie in Abbildung 1 beispielhaft zu sehen ist, unter-
scheiden sich Position und GréRe der blauen Detektio-
nen, die einer einzigen Person zugeordnet werden kon-
nen, nur unwesentlich. Daher soll die hier vorgestellte
Implementierung auf einem fir eine FPGA-Umsetzung
geeigneten Algorithmus basieren, der Fenster fusio-
niert, die eine hohe relative Uberlappung besitzen.

Die Fusion soll jedoch nicht erfolgen, wenn sich die
Fenster von benachbarten FuBgéangern nur leicht Uber-
schneiden, wie es hdufig bei Personengruppen auftritt.
Zudem miissen sporadisch auftauchende Falscherken-
nungen eliminiert werden. Das Fusionsergebnis (griine
Rechtecke) in Abbildung 2 fur das Beispielbild in Ab-
bildung 1 entspricht diesen Anforderungen. Da Anhdu-
fungen von Falscherkennungen (wie im rechten Bild-
teil) eine dhnliche Erscheinungsform wie positive Er-
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Abbildung 2: Binare (links) und Gauf3-Gewichtung innerhalb
des Detektionsfensters

Abbildung 1: Gewichtete Detektionsfensteriiberlappungen

kennungen haben, kénnen diese nicht in der Fusion aus-
sortiert werden und haben im Ergebnis eine Falscher-
kennung zur Folge (rotes Rechteck).

Hinsichtlich der Echtzeitfahigkeit sollen mit dieser
FPGA-Implementierung mindestens die Bilder einer
automobilen Kamera verarbeitet werden kénnen, wel-
che eine Auflésung von 1280 x 720 Pixel besitzt und
30 Bilder pro Sekunde (fps) liefert.

Die Implementierung soll auferdem mdglichst res-
sourcenschonend erfolgen. Dabei sollen etwa 20 Ska-
lenstufen umgesetzt sein, da dies bei CPU- und GPU-
Anwendungen Ublich ist.

D. Uberblick

Zunachst wird in Kapitel Il der fur die FPGA-
Umsetzung entwickelte Fusionsalgorithmus vorge-
stellt. Dessen Implementierung und die darin enthalte-
nen Module werden anschlieBend in Kapitel Il aus-
fuhrlich beschrieben. Kapitel 1V enthélt die damit er-
zielten Ergebnisse, wobei auf Ressourcenbedarf, Echt-
zeitverhalten und Genauigkeit eingegangen wird. Ab-
schlieRend folgt in Kapitel V eine Zusammenfassung.
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h
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Abbildung 6: Berechnung der NMS-Ergebnisse aus der Posi-
tion und GrofRe der binaren Objekte

Il. ALGORITHMUS

Der konzipierte Algorithmus basiert auf der Auswer-
tung der Uberlappungen der Klassifikationsergebnisse
(Abbildung 1). Deshalb werden zunéchst die Uberlap-
pungen der Detektionsfenster pro Pixel fiir das gesamte
Bild gezahlt. Innerhalb von Fensteranhdufungen entste-
hen dabei héhere Werte. Damit die Anhdufungen von
benachbarten Fulgangern, deren Detektionsfenster
sich teilweise Uberlappen, besser voneinander getrennt
werden konnen, werden die Pixel im Zentrum des De-
tektionsfensters starker gewichtet. Eine bindre Gewich-
tung mit Kern und eine Gewichtung auf Basis der
GauB-Verteilung, wie sie in Abbildung 3 dargestellt
sind, entsprechen dieser Anforderung. Abbildung 4
veranschaulicht die Verteilung der aufsummierten ge-
wichteten Detektionsfensteriiberlappungen fir das Bei-
spielbild, wobei hier die bindre Fenstergewichtung ver-
wendet wird. Helle Bereiche kennzeichnen einen hohen
Uberlappungswert.

Im Anschluss wird Uber einen Vergleich mit einem
Grenzwert ein bindres Bild erzeugt (Abbildung 5).
Dadurch entstehen bindre Objekte, welche auch als Bi-
nary Large Objects (BLOBs) bezeichnet werden. Mit
Hilfe einer BLOB-Analyse wird die Position (x, y) so-
wie die Breite w und Hoéhe h des jeweils umschlielen-
den Rechtecks ermittelt. Durch VergréRerung wird ab-
schlielend das resultierende Fusionsergebnis erzeugt,
was in Abbildung 5 beispielhaft fir ein Objekt in rot
dargestellt ist. Bei der hier eingesetzten bindren Fens-
tergewichtung ist der VergrofRerungsfaktor 2, da der
Kern der halben FenstergréRe entspricht (Abbildung 3).

Bei einem festen Vergleichswert fir die Binarisie-
rung héngt die Grolle der erzeugten BLOBs von der
Anzahl der Detektionsfenster ab, aus denen diese ent-
stehen. Um die GroRRe unabhéngig davon zu machen,
wird der Vergleichswert t;(x,y) dynamisch fir jede
Bildposition bestimmt:

74(%,¥) = max(d * 00y (X, ¥), Trnin)
Der Vergleichswert wird vom mit A gewichteten ma-

ximalen Uberlappungswert o,,,, (x,y) in der Umge-
bung von (x, y) abgeleitet, sobald dieser gréRer als ein
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Abbildung 5: Gesamtsystem mit mehreren Skalenstufen und
fusionierten FuRgangererkennungen
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Minimalwert t,,,;,, ist. Die Grol3e des Umgebungsfens-
ters orientiert sich an den verwendeten Skalenstufen. In
experimentellen Untersuchungen haben 2 = 0,75 und
Tmin = 3 bei der Verwendung einer bindren Fensterge-
wichtung zu guten Ergebnissen gefiihrt.

I1l. IMPLEMENTIERUNG

Das hier vorgestellte FPGA-Design basiert auf der
HOG- und SVM-Implementierung aus [2]. Fur die FuB-
gangererkennung wird das Sliding-Window-Prinzip
eingesetzt bei dem das Detektionsfenster mit der festen
GroRe von 64 x 128 Pixel von links oben nach rechts
unten Uber das skalierte Bild verschoben wird. Der
HOG-Deskriptor besitzt eine zellbasierte Arbeitsweise.
Benachbarte Detektionsfenster sind um genau eine
Zelle verschoben. Mit 8 x 8 Pixel wurde die in den
meisten Anwendungen verwendete Zellgrole gewahlt.

In diesem Kapitel wird zunachst auf die Architektur
der gesamten Implementierung und den Aufbau der
NMS eingegangen. AnschlieBend werden die Funktion
und die Umsetzung der Hauptmodule der NMS genauer
beschrieben.

A. Systemiiberblick

1) Fugangererkennung (Gesamtsystem)

Abbildung 6 zeigt den Aufbau des Gesamtsystems
der FuBgangererkennung inklusive der NMS-
Erweiterung. Durch den Multiskalenansatz koénnen
mehrere Skalenstufen parallel verarbeitet werden. In je-
dem Zweig befindet sich zunéchst ein Skalierungsmo-
dul mit dem das Eingangsbild auf eine bestimmte Auf-
I6sung herunterskaliert wird. Dadurch ist es moglich
mit einer festen Fenstergrofe fir den HOG-Deskriptor
unterschiedliche Skalenstufen zu Klassifizieren. Nach
der Deskriptorberechnung im HOG-Modul folgt die
Klassifikation im SVM-Modul. Zum Schluss erfolgt
die Fusion der Erkennungen in der NMS. Dabei enthélt
jede Skalenstufe den ersten Teil der NMS (Modul
NMS1). Im Modul NMS2 folgt dann abschliellend die
eigentliche Fusion.

2) Fusion (NMS)

In Abbildung 7 sind die Hauptmodule der NMS ent-
halten. Die Module Zelliberlappungen und Pixeliber-
lappungen sind Teilmodule des NMS1-Moduls, Ska-
lenfusion, Binarisierung und BLOB-Analyse gehoéren
dem NMS2-Modul an.
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Der SVM-Klassifikator entscheidet, ob im aktuellen
Fenster ein FuBgénger enthalten ist. Durch die zellba-
sierte Arbeitsweise ist das ndchste Detektionsfenster,
wie bereits erwahnt, um genau eine Zelle verschoben.
Daher werden im Modul Zelliberlappungen zunachst
die gewichteten Detektionsfensteriiberlappungen pro
Zelle berechnet. Im Anschluss erfolgt dann die Uber-
fuhrung in den Pixelbereich. Hier findet die Synchroni-
sierung der Pixellberlappungen der einzelnen Skalen-
stufen statt. Dabei fungiert die gréRte Skalenstufe, wel-
che der Skalenstufe mit dem Eingangsbild entspricht,
das am starksten herunterskaliert ist, als Master. Die
ausgegebenen und synchronisierten Pixeltberlappun-
gen werden danach fusioniert und in das binédre Bild
uberflihrt. Die abschlieBende BLOB-Analyse wird in
einem eigenen Modul durchgefihrt.

B. Zelluberlappungen

Kern fir die Berechnung der gewichteten Zelltber-
lappungen ist ein BRAM-Modul (Abbildung 8). Auf-
grund des verwendeten Sliding-Window-Prinzips lie-
gen in diesem die Zwischenwerte der gewichteten Zell-
Uberlappungen fiir einen Bildbereich, welcher beim
unskalierten Bild der Bildbreite (1280 Pixel) mal der
Fensterhohe entspricht (128 Pixel). Bei der hier ge-
wahlten ZellgrolRe von 8 x 8 Pixel ergibt sich die An-
zahl der Zellen in diesem Bildabschnitt wie folgt:

1280 128_2560
8 8

Da die Bilder zusatzlich herunterskaliert werden, ist
der Speicherbedarf, abhangig von der Skalenstufe,
noch geringer.

Das Eingangssignal enthalt die Information, ob im
aktuellen Detektionsfenster eine Erkennung enthalten
ist. Abhéngig davon wird der zugehdrige Bereich im
BRAM aktualisiert. Um die Kontrolllogik einfach zu
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Abbildung 8: Interpolation von nicht ganzzahligen Zellgré3en

halten, wird bei einer positiven Erkennung fur jede
Zelle die entsprechende Zellgewichtung und im negati-
ven Fall eine 0 addiert, da die Hardwareressourcen oh-
nehin bendtigt werden. Die Zellgewichtungen sind da-
bei in einem ROM abgelegt. Dieses enthalt fur jede
Zellposition im Detektionsfenster den passenden Wert.
In Abbildung 3 sind die Zellgewichtungen schon in das
8 x 16 Zellen (64 x 128 Pixel) groRe Fenster eingeteilt.

Der Aktualisierungsvorgang wird flr jede Zelle in-
nerhalb des Detektionsfensters durchgefiihrt. Da im
HOG- und SVM-Modul gemal [2] ein Takt verwendet
wird, welcher dem doppelten Pixeltakt entspricht, ste-
hen zwischen zwei Detektionsfenstern immer die beno-
tigten 8- 16 = 128 Takte fur die Aktualisierung zur
Verfiigung.

Liegt eine aktualisierte Zelle in keinem weiteren De-
tektionsfenster (linke obere Zelle im Fenster bzw. Zel-
len im Randbereich des Bildes), dann wird der gewich-
tete Uberlappungswert ausgegeben. Andernfalls wird
dieser in den BRAM zuriickgeschrieben. Flr den Spei-
cherzugriff wurde ein Adress-Decoder implementiert,
der flr die aktuelle Zelle immer die korrekte Speicher-
adresse ausgibt.

C. Pixellberlappungen

Nach der Berechnung der gewichteten Detektions-
fensteriiberlappungen pro Zelle erfolgt die Uberfiih-
rung in den Pixelbereich, da die Fusion der einzelnen
Skalenstufen in der Auflésung des unskalierten Ein-
gangshildes (1280 x 720 Pixel in diesem Fall) erfolgt.
Bezogen auf dieses Format ergeben sich groere Zel-
len. Wird z.B. das Eingangshild auf die Hélfte herun-
terskaliert, so gehen die 8 x 8 Pixel groRen Zellen in
dem skalierten Bild aus 16 x 16 Pixel grofien Bereichen
im unskalierten Bild hervor. Entsprechende Werte er-
geben sich bei anderen Skalenstufen.

Da die Pixel die Pipeline der FPGA-Implementierung
seriell durchlaufen und eine Zellliberlappung nur zu ei-
nem bestimmten Takt anliegt, muss jeder Wert einer
Zelle entsprechend der Zellbreite mehrfach in aufeinan-
derfolgenden Takten ausgegeben werden, um zu den
Pixeliberlappungen zu gelangen. In Abbildung 9 wird
daher der Wert der linken oberen 9 x 9 Pixel groRen
Zelle (schon in das unskalierte Bild tberflihrt) zu Be-
ginn des Bildes in neun aufeinanderfolgenden Takten
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Abbildung 10: Aufbau des Moduls Pixeltiberlappungen

ausgegeben (horizontale Mehrfachausgabe). Mit den
nachsten Zellen wird danach genauso verfahren bis die
erste Pixelzeile vollstandig ist. Da die Pixelzeilen in-
nerhalb einer Zelle die gleichen sind, kann die erste Pi-
xelzeile solange wiederholt werden, bis die néchste
Zelle beginnt (vertikale Mehrfachausgabe). Jedes Pixel
kann in Abbildung 9 demnach als Takt interpretiert
werden, wobei zeilenweise von links oben nach rechts
unten durchgegangen wird.

In der Regel sind die auf die Auflésung des Eingangs-
bildes zurtickgerechneten Zellgréfien nicht ganzzahlig.
Da fiir die Mehrfachausgabe nur mit diskreten Werten
gearbeitet werden kann, wird ein Verfahren gewahlt,
welches auch bei Dual-Modulus-Zéhlern in Phasenre-
gelschleifen eingesetzt wird. Allgemein kann die Zel-
lengréRe c in Pixeln wie folgt dargestellt werden:

A A-(N+D+(D-A)N
D D

c=N+

Hierbei sind N, A und D ganzzahlig und positiv sowie
A < D. Der rechte Teil dieser Gleichung bedeutet, dass
A Zellen mit einer Breite von (N + 1) und anschlie-
Bend (D — A) Zellen mit einer Breite von N Pixeln im
Durchschnitt den geforderten nicht ganzzahligen Wert
fur die Breite besitzen. Durch dieselbe Aufteilung in
vertikaler Richtung kénnen Einheitsblocke gebildet
werden, deren Zellen im Durchschnitt die geforderte
ZellgroRe besitzen, womit die Ungenauigkeit minimiert
wird. Die Einheitsblécke besitzen dabei eine Hohe und
Breite von D Zellen. Abbildung 9 enthalt beispielhaft

zwei Einheitsbldcke fiir eine Zellgrée von ¢ = 8%.

Nach der Ausgabe von drei Zellen mit der Breite bzw.
Hohe von 9 Pixeln folgt eine Zelle mit 8 Pixeln.

Fur die Umsetzung dieses Konzepts wurde die Archi-
tektur in Abbildung 10 gewahlt. Die Zelliiberlappungen
werden zundchst in einen Eingangs-FIFO-Speicher ge-
schrieben. Dieser wird benétigt, da die unterschiedli-
chen Skalenstufen in diesem Modul synchronisiert wer-
den (Abbildung 7).

Die Mehrfachausgabe ist durch zwei Schleifen darge-
stellt. Die horizontale entstent durch die rechte
Schleife. Hierfiir wird der entsprechende Wert einer
Zelle so lange ausgegeben bis die Zellbreite erreicht ist.
Dies wird fir jede Zelle wiederholt. Die vertikale
Mehrfachausgabe entsteht in der Schleife in der Mitte.
Fir die Wiederholung der Pixelzeilen werden die Zell-
iiberlappungen nach der Ubergabe an die horizontale
Ausgabeschleife zusatzlich in einem Speicher abgelegt
(oberer FIFO). Dieser fungiert innerhalb einer Zellzeile
als Eingang. Beginnt eine neue Zellzeile, dann werden

—>

. Gewichtete
Uberlappungen —>1

pro Pixel

n Skalenstufen «

—>

4 x 4 Pixel

16 x 32 Blocke

64 x 128 Pixel

Abbildung 11: Aufbau des Fusions- und Binarisierungsmoduls

16 Blocke = 64 Pixel

Block
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Abbildung 12: Umgebungsfensters fur die Bildung des dynami-
schen Vergleichswerts

aus dem eigentlichen Eingangs-FIFO die Uberlap-
pungswerte gelesen. Die bendtigen Zahler werden je
nach Position innerhalb des Einheitsblockes zurlickge-
setzt.

D. Skalenfusion, Binarisierung und BLOB-Analyse

Die nun synchronisierten gewichteten Pixeluberlap-
pungen aller Skalenstufen werden zunéchst durch Ad-
dition gemall Abbildung 11 fusioniert. Der benétigte
dynamische Vergleichswert wird, wie bereits erwahnt,
vom Maximum eines Umgebungsfensters (nhicht zu ver-
wechseln mit dem Fenster fur die Klassifikation) abge-
leitet. Die gewahlte Umgebungsfenstergrélie hangt da-
bei von den verwendeten Skalenstufen ab. Die besten
Ergebnisse wurden hier mit einem Umgebungsfenster
erzielt, dessen MaRe einem durch mittlere Skalenstufen
erzeugten BLOB entsprechen, was in dieser Implemen-
tierung in etwa 64 x 128 Pixel sind.

Bei naiver Implementierung missten dabei aber 127
Zeilen und damit 127 -1280 = 162560 Uberlap-
pungswerte gespeichert werden. Dies stellt fiir eine
FPGA-Umsetzung einen unverhdltnisméRig grofien
Speicheraufwand dar. Deshalb wird ein blockbasierter
Ansatz gewéhlt, wie er in Abbildung 12 dargestellt ist.
Jeder Block bekommt den maximalen Uberlappungs-
wert des Pixels zugeteilt, der sich in diesem befindet.
Hierfir werden die fusionierten Pixeluberlappungen
zuerst in einen Zeilenpuffer mit anschlieBendem Schie-
beregister (ZP + SR) geschrieben, damit zu jedem Takt
der entsprechende zweidimensionale Pixelbereich vor-
liegt. Im Anschluss erfolgt die Bildung des Maximums.
Die BlockgroRe sollte dabei nicht zu groft gewéhlt wer-
den, da die Genauigkeit sonst zu sehr abnimmt. Hier
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Tabelle 1: Ressourcenbedarf der einzelnen Module der NMS bei 18 parallelen Skalenstufen

NMS1 NMS2
Zelliiber- Pixeliiber- Binari- BLOB-
Gesamt . Gesamt

lappungen | lappungen sierung Analyse
Register 4,776 5213 | 10.478 2,4% 16.069 3.881 | 20.778 | 4,8%
LUTs 3.695 3.758 7.779 3,6 % 11.567 3.259 | 15.150 | 6,9 %
18k BRAMs 48 144 192 | 17,6% 34 8 46 | 4,2%
DSP-Zellen 0 0 0 0% 0 0 0 0%

Tabelle 2: Ressourcenbedarf fiir ein Xilinx Kintex®-7 FPGA
(Zyng-SoC XC72045) bei 18 parallelen Skalenstufen

Tabelle 3: Ressourcenbedarf der einzelnen Module einer Skalen-
stufe der Fu3gangererkennung

Design | Verfiighar | Prozent S:‘jr:be HOG | SVM | NMs1
Register 172.294 437.200 | 39,4 % Register 1.484 | 3.742 | 3.229 655
LUTs 129.708 218.600 | 59,3% LUTs 1.113 2.729 | 2.671 486
18k BRAMs 691 1090 63,4 % 18k BRAMs 1 11 13 12
DSP-Zellen 160 900 17,8 % DSP-Zellen 4 4 2 0

wurde eine Grole von 4 x 4 Pixel gewahlt, da dabei der
Genauigkeitsverlust fiir diese Anwendung noch tragbar
ist. Das Umgebungsfenster besteht demnach aus 16 x
32 Blocken.

Mit einem weiteren Zeilenpuffer und Schieberegister
fur die Blockmaxima wird das Maximum des Umge-
bungsfensters bestimmt (Abbildung 11). Mit diesem
werden die Blockmaxima verglichen und geméall Kapi-
tel 1l binarisiert.

Die hier eingesparten Speicherressourcen sind im
Vergleich zu einer einfachen Implementierung erheb-
lich. Fir die Berechnung der Blockmaxima miissen 3 -
1280 = 3840 Uberlappungswerte gespeichert werden.
Nach Uberfiihrung in den Blockbereich besitzt das Bild
eine Auflésung von 320 x 180 Blécken. Daher miissen
bei der Bildung des Umgebungsfensters nur weitere
31-320 = 9920 Uberlappungswerte gespeichert wer-
den. Der insgesamt bendétigte Zeilenpuffer muss hier
demnach nur flir 3840 + 9920 = 13760 anstatt fr
162560 Werte ausgelegt sein (Einsparung von 91,5
%). Zudem werden weitere Ressourcen im Schiebere-
gister und bei der Bildung der Maxima eingespart.

Fir die abschlieBende BLOB-Analyse wird auf das
Modul aus [9] zuriickgegriffen.

IV. ERGEBNISSE

Im Folgenden werden die Ergebnisse dargestellt, die
mit der hier beschriebenen Implementierung erzielt
wurden.
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A. Ressourcen

Zur Evaluierung wurden 18 parallele Skalenstufen
auf dem Kintex®-7 FPGA, welches in das Zyng-Sys-
tem-on-Chip (Zyng-SoC) XC72045 von Xilinx inte-
griert ist, implementiert. In Tabelle 1 ist der Ressour-
cenbedarf der Hauptmodule der NMS dieser Imple-
mentierung enthalten, wobei fiir das NMS1-Modul die
gesamten Ressourcen aus allen Skalenstufen angege-
ben sind. Wie zu sehen ist, ist der BRAM im NMS1-
Modul die Ressource mit der groBten relativen Auslas-
tung. Inshesondere das Modul fir die Pixeluberlappun-
gen ist hierfiir verantwortlich. Jedoch ist der benétigte
Anteil im Vergleich zu den insgesamt verfligharen Res-
sourcen noch gering.

Im Modul NMS2 ist der relative Bedarf an den ein-
zelnen Ressourcenarten nahezu ausgeglichen, wobei
das Teilmodul fur die Binarisierung hier den Hauptan-
teil der Ressourcen beansprucht. Durch den blockba-
sierten Ansatz werden jedoch schon erheblich Ressour-
cen eingespart. Auffallig ist weiterhin, dass in keinem
Modul DSP-Zellen benétigt werden.

In Tabelle 2, welche den Ressourcenbedarf des ge-
samten Designs (inkl. HOG-Deskriptor und SVM-
Klassifikator) enthalt, ist zu erkennen, dass der BRAM
das insgesamt begrenzende Element ist. Es kdnnen aber
noch mehr als die hier implementierten 18 Skalenstufen
umgesetzt werden, da noch Reserven vorhanden sind.

Tabelle 3 vergleicht den durchschnittlichen Ressour-
cenbedarf der einzelnen Module der FuBgéngererken-
nung einer Skalenstufe (Abbildung 6). Es féllt auf, dass
das NMS1-Modul jeweils deutlich weniger Ressourcen
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Abbildung 13: Vergleich der Erkennungsrate mit CPU-
Anwendungen (basierend auf OpenCV)

bendtigt als die anderen Hauptmodule der FuRganger-
erkennung. Nur der benétigte BRAM entspricht in etwa
dem des HOG- und SVM-Moduls.

B. Echtzeitverhalten

Die Implementierung besitzt eine Schnittstelle zu ei-
ner automobilen Prototypenkamera, die Bilder mit ei-
ner Auflésung von 1280 x 720 Pixel bei einer Bildrate
von 30 fps liefert. Hierfir wird ein Pixeltakt von min-
destens 28 MHz benétigt. Das Design weist aber auch
mit 100 MHz als Pixeltakt noch eine korrekte Funkti-
onsfahigkeit auf. Das ergibt eine maximale Bildrate
von 108 fps fur die Auflésung der Kamera. Full-HD-
Bilder (1920 x 1080 Pixel) kénnen bei diesem Takt mit
bis zu 48 fps verarbeitet werden.

C. Genauigkeit

Um die Anzahl der Falscherkennungen zu verringern,
wurde gemal [10] fiir jede Skalenstufe eine Region of
Interest (ROI) innerhalb des Bildes festgelegt, mit der
falsche SVM-Klassifikationen herausgefiltert werden
(s. Falscherkennungen in Abbildung 2). Dabei wird an-
genommen, dass sich alle FuBganger auf einer flachen
und durch eine vorherige Kalibrierung bekannten
Ebene (in der Regel die StraRe) befinden. Durch diese
Annahme konnen die mdglichen Positionen der FuB-
génger innerhalb des Bildes eingegrenzt werden.

Fir die Beurteilung der Genauigkeit dieser Imple-
mentierung wurden die Bilder der Daimler Pedestrian
Path Prediction Datenbank [11] verwendet. Als Ver-
gleichswerte dienen die Ergebnisse, welche mit der
groupRectangles- bzw. groupRectangles_meanshift-
Funktion (Standardfunktion zum Gruppieren von
Rechtecken bzw. Mean-Shift-Verfahren) in OpenCV
erzielt wurden [7]. Um nur die Fusion der FulRganger-
erkennungen bewerten zu kénnen, wurden fiir die CPU-
Anwendungen die auf dem FPGA berechneten SVM-
Klassifikationen als Eingangsdaten verwendet.

hochschule aschaffenburg
university of applied sciences

In Abbildung 13 ist zu sehen, dass fiir einen niedrigen
Wert der Falscherkennungen pro Bild (False Positives
per Image: FPPI) die FPGA- und CPU-Anwendungen
nahezu die gleiche Genauigkeit besitzen. Bei gréBReren
FPPI-Werten ist die FPGA-Implementierung etwas
besser im Vergleich zur groupRectangles-Funktion,
wobei das Mean-Shift-Verfahren noch eine etwas ho-
here Genauigkeit besitzt (jeweils um ca. 2 %).

V. ZUSAMMENFASSUNG

Die hier vorgestellte Implementierung basiert auf ei-
ner Methode, welche gewichtete Detektionsfenster-
Uberlappungen flr die Fusion von FulRgéngererkennun-
gen (NMS) verwendet. Es ist die erste, den Autoren be-
kannte, rein FPGA-basierte Umsetzung. Dabei kdnnen
die Erkennungen von mehreren parallelen Skalenstufen
aus Bildern mit einer Auflésung von 1280 x 720 Pixel
und einer Bildrate von tiber 100 fps fusioniert werden.
Durch den blockbasierten Ansatz fir den dynamischen
Vergleichswert wurde die FPGA-Umsetzung erst mog-
lich, da damit erhebliche Ressourcen eingespart wer-
den.

Die Genauigkeit der Implementierung ist mit in der
Bildverarbeitung gangigen Softwareanwendungen ver-
gleichbar.
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Entwicklung eines GPS-gestiitzten Fahrdynamikmess-
systems mit einem Dual-Core Bare-Metal Asymmetri-
schen Multiprozessorsystem und programmierbarer
Logik auf einem Xilinx Zynq 7000

Alexander Riske, Manuel Schappacher, Axel Sikora.

Zusammenfassung—Die neueste Generation von
programmierbaren Logikbausteinen verfiigt neben
den konfigurierbaren Logikzellen iiber einen oder
mehrere leistungsfihige Mikroprozessoren. In
dieser Arbeit wird gezeigt, wie ein bestehendes
Zwei-Chip-System auf einen Xilinx Zynq 7000 mit
zwei ARM A9-Cores migriert wird. Bei dem Sys-
tem handelt es sich um das ,,GPS-gestiitzte Kreisel-
system ADMA“ des Unternehmens GeneSys. Die
neue Losung verbessert den Datenaustausch zwi-
schen dem ersten Mikroprozessor zur digitalen
Signalverarbeitung und dem zweiten Prozessor zur
Ablaufsteuerung durch ein Shared Memory. Fiir
die schnelle und echtzeitfihige Dateniibertragung
werden zahlreiche hochbitratige Schnittstellen
genutzt.

Schliisselworter— Systementwurf, Zynq-7000 SoC,
Asymmetric Multiprocessing (AMP)

I. EINLEITUNG

Systeme mit einer hohen Rechengeschwindigkeit fiir
die digitale Echtzeitsignalverarbeitung erfordern heut-
zutage oft den Einsatz eines ASICs oder eines FPGAs.
Um einen langen Entwicklungs- und Fertigungspro-
zess eines ASICs einzusparen, werden mit Hilfe von
FPGAs Konzepte getestet und anschlieBend in Hard-
ware iberpriift oder bei geringen Stiickzahlen sogar
als Produktivsystem eingesetzt. Diese programmierba-
ren Logikbausteine bieten mehrere tausend Logikgat-
ter, vorgefertigte Funktionsblocke und standardisierte
Mikroprozessoren. Mit geringem Aufwand (Zeit und
Kosten) konnen FPGAs neu konfiguriert werden und
gewidhrleisten einen langen Einsatz des Systems.

Das Kreiselsystem ADMA3 (Automotive Dynamic
Motion Analyzer) der Fa. GeneSys Elektronik
GmbH [1] wird fiir Lokalisierungsanwendungen im
Automotive Bereich eingesetzt. Es ist mit hochgenau-
en Inertialsensoren ausgeriistet. Ein integrierter
DGPS-Receiver bzw. ein externes Geschwindigkeits-
messsystem verbessert die Systemperformance bei
komplizierten und aufwindigen Testfahrten. Bewe-

Alexander Riske, alexander.riske@hs-offenburg.de und Manuel
Schappacher, manuel.schappacher@hs-offenburg.de, arbeiten im
Institut fiir verldssliche Embedded Systems (ivESK) an der Hoch-
schule Offenburg, Badstr. 24 77652 Offenburg. Axel Sikora,
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gungsdaten, wie Drehraten oder Beschleunigung in
drei Achsen, von zwei oder mehreren Fahrzeugen
konnen mit dem Kreiselsystem synchron erfasst und
von zentralen Datenerfassungssystemen verrechnet
werden [1].

Die aktuelle Version, das ADMA3-System, basiert
auf einer klassischen Zweichip-Losung, die einen
rechenstarken Digitalen Signal Prozessor (DSP) mit
einem programmierbaren FPGA kombiniert. Dadurch
werden Rechenleistung und Flexibilitdt des Systems
gleichermaflen gewéhrleistet. Neue FPGA-Familien,
beispielsweise der Xilinx Zynq XC7020, kombinieren
diese Vorteile, indem fest verdrahtete rechenstarke
Mikrocontroller zusammen mit programmierbarer
Logik in einem Chip integriert werden. Dadurch erge-
ben sich im Vergleich zum aktuellen ADMA3 System
neue Moglichkeiten, wie z.B.:

e Reduzierung auf ein Single-Chip-System

e Einsparung und Vereinfachung beim Leiterplat-

tendesign, da insbesondere die hochgetakteten
Bussysteme zur Kopplung der ICs nicht mehr
iiber die Platine gefiihrt werden miissen,

e Senkung der Herstellungskosten,

e cengere Kopplung zwischen programmierbarer

Logik und Recheneinheit,

¢ hohe Rechenleistung durch fest verdrahtete Mik-

rocontroller.

Auf Basis eines solchen Zynq Systems soll die Per-
formance und der Funktionsumfang der ADMA3 noch
weiter gesteigert werden. Dieser Beitrag beschreibt die
wichtigsten Schritte der Migration des ADMA3 Sys-
tems von einer Zweichip- zu einer Einchip-
Architektur und geht dabei auf die Architektur und die
Komponenten des Ausgangs- und des Zielsystems ein.

II. AKTUELLES ADMA3 SYSTEM

A. Funktionsweise

Das Kreiselsystem ADMA3 der Fa. GeneSys wird
fiir Lokalisierungsanwendungen und Fahrdynamik-
messungen im Automotive Bereich eingesetzt und
besteht aus einem hochprézisen Faserkreiselmesssys-
tem mit DGPS. Es ermoglicht die hochgenaue Erfas-
sung von Messdaten, welche fiir die weitere Datenver-
arbeitung iiber zahlreiche Schnittstellen ausgegeben
und durch Dateneingéinge unterstiitzt werden konnen.
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Abbildung 1: Ubersicht der ZYNQ 7000er Architektur. [2]
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Abbildung 2: Blockschaltbild des ADMA3.

Hierzu zdhlen u.a.:3x Gigabit-Ethernet fiir die
Messdatenausgabe, sowie zur Ausgabe von Steuerin-
formationen fiir Lenkroboter und fiir die Kommunika-
tion mit andern ADMAs (iiber eine WLAN-Briicke),
5x CAN fiir die Messdatenausgabe und zur Steu-
erung von Messungen,
2x COM fiir die Messdatenausgabe und zur Kon-
figuration,
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e Schnittstellen fiir die Anbindung von GPRS-
Modems zum Empfang von DGPS Korrekturda-
ten,

diverse Schnittstellen zur Anbindung von Peri-
pheriegeréten, wie externe Barometer oder digi-
tale Signal Ein-/Ausgénge.

Um die Funktionsweise, die Schnittstellen und die
Datenausgabe konfigurieren zu konnen, steht dem
Benutzer ein umfangreiches Webinterface zur Verfii-
gung. Dort kdnnen sowohl die Basis-Konfigurationen
der Schnittstellen (z.B. Geschwindigkeit) als auch die
Datenausgabe (z.B. Paketwahl und Messfrequenz)
konfiguriert werden. Dabei ist es prinzipiell moglich,
alle Messdaten beliebig auf die zur Verfiigung stehen-
den Schnittstellen zu verteilen.

B. Architektur des ADMA3

Das ADMA3 System (Abbildung 2) besteht aus ei-
nem 32-Bit Digitalen Signal Prozessor (Analog De-
vices SHARC) und einem Xilinx Spartan 6 FPGA, der
neben Custom-Logic auch einen MicroBlaze Mikro-
controller [3] als Softcore IP enthélt.
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Der FPGA und der darin enthaltene MicroBlaze
Prozessor haben zwei grole Aufgabenbereiche. Zum
einen wird iber einen integrierten Webserver die
Benutzerschnittstelle fiir die Konfiguration des Sys-
tems bereitgestellt. Zum anderen werden innerhalb des
FPGAs die Schnittstellen fiir die Daten Ein- und Aus-
gabe in Form von IP-Cores instanziiert. Zur System-
einbindung sind hier u.a. drei Gigabit-Ethernet und
fiinf CAN-Bus-Schnittstellen in programmierbarer
Logik realisiert, die eine schnelle und echtzeitfdhige
Dateniibertragung erlauben. Hinzu kommen diverse
digitale, analoge und serielle Schnittstellen, z.B. fiir
die Ein- und Ausgabe von digitalen/analogen Signalen
oder zur Anbindung eines GPRS-Modems, welches
Korrekturdaten fiir den GPS-Receiver liefert.

Der Datenaustausch und die damit verbundene
Kommunikation zwischen den beiden Bausteinen
findet iiber den sogenannten Link Port Ti-
gerSHARC (LP) [4], ein standardisiertes Transferpro-
tokoll der Firma Analog Devices fiir den Datenaus-
tausch zwischen DSPs, statt. Derzeit werden hier
Datentransfermengen von bis zu 4kB pro Abtastzeit-
punkt iibertragen. Die Abtastfrequenz kann der Benut-
zer iiber das Webinterface im Bereich von 50Hz und
1kHz vorgeben, wodurch derzeit eine maximale Da-
tentransferrate von 4MB/s erreicht wird.

Sowohl die Auswertung der Messdaten als auch die
Berechnung der komplexen Navigationsparameter
iibernimmt der DSP. Mit Hilfe von Inertialsensorik
berechnet der Signalprozessor Geschwindigkeit, Ort
und Lage in einem 3-D-Raum zentimetergenau. Even-
tuelle Driftverhalten werden durch den Einsatz von
GPS kompensiert. Die errechneten Parameter werden
dann dem FPGA, welcher fiir das Senden der Daten
zustindig ist, iiber den Link Port weitergeleitet.

III. SINGLE-CHIP MIGRATION

A. Motivation

Zusitzlich zu den bereits genannten Vorteilen opti-
miert eine Single-Chip-Losung zusédtzlich die Kom-
munikation zwischen den beiden groen Aufgabenbe-
reichen, die bisher von unterschiedlichen Bausteinen
durchgefiihrt wurden. Der Datenaustausch muss nicht
mehr iiber das Linkport-Transferprotokoll erfolgen,
sondern kann durch einen gemeinsam genutzten Spei-
cher (Shared Memory) stattfinden. Dadurch wird die
Kommunikation vereinfacht und beschleunigt, da zum
einen keine Rechenleistung z.B. fiir die Kommunika-
tionssicherheit, Datenrahmengenerierung oder CRC
Berechnung aufgebracht werden muss und zum ande-
ren keine externe Schnittstelle erforderlich ist. Die
Kommunikationsgeschwindigkeit des Systems erhoht
sich zudem durch den gemeinsam genutzten Speicher,
da sowohl Prozessor als auch das Shared Memory mit
dem gleichen Takt und somit synchron betrieben wer-
den. Die zeitliche Anpassung der Kommunikation an
das Transferprotokoll und die Kompatibilitdt zu den
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unterschiedlichen Clock-Doménen wird somit mini-
miert. Des Weiteren konnen zusitzliche Flags oder
Steuerbytes iiber das Shared Memory ohne viel Auf-
wand iibermittelt werden. Dies fiihrt zu einer flexiblen
Steuerung des Gesamtsystems.

B. ZYNQ- 7000 SOC

Fiir die Migration auf eine Single-Chip Losung wur-
de das Xilinx Zyng-7000 All Programmable SoC
ZC702 Board als Grundlage verwendet. Xilinx bietet
mit der Zyng-7000 Plattform (Fehler! Verweisquelle
konnte nicht gefunden werden.) eine Mdglichkeit
einen Dual-Core ARM Cortex A9 Prozessor mit ei-
nem Systemtakt bis zu 1 GHz und mit konfigurierba-
ren, programmierbaren Logikblocken in einem Chip
zu verbinden [2].

Dabei unterteilen sich die Zynq 7000er FPGAs in
zwei Bereiche: ,,Processing System“ und ,,Pro-
grammable Logic®. Zusitzlich zum ARM Dual-Core
liegen im Prozessorsystem ein separater L1-Cache,
gemeinsamer L2-Cache und ein 256kB On-Chip-
Memory (OCM) als Hard IP Core vor. Zusitzlich
werden die wichtigsten Peripherieschnittstellen unter-
stiitzt: GBit-Ethernet, CAN, USB2.0, Quad SPI Flash,
General Purpose 1/Os.

Mit Hilfe eines Bitstreams werden Logikblocke kon-
figuriert, die dann entsprechende Algorithmen imple-
mentieren. Eine parallele Abarbeitung fiihrt hierbei zu
einer Leistungssteigerung des Systems, da verschiede-
ne Verarbeitungsoperationen nicht auf die gleichen
Ressourcen angewiesen sind. Diese Umsetzung wird
durch Logikblécke, BRAM oder vorkonfektionierte IP
Cores unterstiitzt.

C. Asymmetrisches Multiprozessorsystem

Der Dual-Core Prozessor, der ZYNQ- 7000er Serie,
erlaubt die Benutzung diverser Betriebssysteme, unter
anderem Peta-Linux oder FreeRTOS. Zusétzlich kon-
nen auf den einzelnen Prozessoren unterschiedliche
Betriebssysteme unabhingig voneinander laufen.
Dieser Systemaufbau wird als ,,Asymmetrisches Mul-
tiprozessorsystem* bezeichnet.

Das vorgestellte Projekt baut auf eine Bare-Metal
Konfiguration auf. Hierbei wird bei beiden Prozessor-
kernen komplett auf ein Betriebssystem verzichtet.
Die einzelnen Prozessoren iibernehmen einen eigen-
stindigen Aufgabenteil des Gesamtsystems.

Der erste Prozessor (Core 0) wird im weiteren Ver-
lauf als ,,Interface Core* bezeichnet und iibernimmt
die Tatigkeit des bisherigen MicroBlaze Microcontrol-
lers. Hierfiir durchléuft der Interface Core in der ersten
Phase das Boot-ROM und legt den Core 1, wird im
weiteren Verlauf als ,Navigation Core“ bezeichnet,
schlafen. Die eigentliche Ausfithrung wird auf dem
primdren Kern (Core 0) fortgesetzt. Das Boot-ROM
initialisiert das System, lddt in der zweiten Phase den
First Stage Boot Loader (FSBL) und programmiert
den FPGA mit seiner Netzliste. Sobald dieser Vorgang
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Abbildung 3: Generierung eines Custom IP Cores mit Hilfe des
Vivado IP Packagers.

abgeschlossen ist, wird die Firmware aus einem vor-
her definierten Speicher geladen. Diese wird nach dem
Advanced Encryption Standard (AES-128) Verschliis-
selungsverfahren entschliisselt, auf Verdnderungen
oder Fehler gepriift und ausgefiihrt. Der Interface Core
initialisiert die Schnittstellen und startet sowohl den
Webserver als auch den Navigation Core. Nach der
Konfiguration der Interfaces iiber den Webserver
fungiert der Interface Core als Datenbroker.

Der zweite Core (Core 1) tibernimmt die Tatigkeit
des Signalprozessors, dessen Aufgaben vom Indust-
riepartner GeneSys gepflegt werden.

D. Shared Memory

Die beiden Bare-Metal Systeme besitzen jeweils ei-
nen eigenen nicht iiberlappenden Speicherbereich im
externen DDR3-SDRAM Speicher. Fiir die Kommu-
nikation zwischen den beiden Prozessorkernen ist im
Processing System ein On-Chip-Memory (OCM) mit
256kB RAM und 128kB ROM ( Boot-ROM ) vorge-
sehen. Der RAM-Speicherbereich ldsst sich in 4 x
64kB Seiten unterteilen [2] . Der Datenaustausch wird
derzeit iiber eine Page in Form einer FIFO Struktur
realisiert, welche die Datenfunktionalitdt, Datenziel
und den Datenstrom beinhaltet.

Ein Mutex verwaltet den wechselseitigen Ausschluss
des gemeinsam genutzten Speichers. Wenn ein Pro-
zessorkern Zugriff auf einen kritischen Bereich beno-
tigt, sperrt dieser mit der Prozedur mutex lock die
kritischen Daten. Der Datenzugriff wird fiir den zwei-
ten Prozessorkern solange blockiert bis der komplette
Schreib- bzw. Lesevorgang abgeschlossen und mit
einem mutex_unlock freigegeben wird.

Um Inkonsistenzen im gemeinsamen Speicherbe-
reich durch die L1-Caches der jeweiligen Prozessoren
zu vermeiden, werden diese fiir den kompletten ge-
meinsam genutzten Speicherbereich deaktiviert.

IV. CustoM LOGIC

A. Design-Suite Vivado

Ab der FPGA-Serie 7 hat sich Xilinx entschieden
eine komplett neue Produktlinie von FPGAs einzufiih-
ren, welche nur mit der Design-Suite ,,Vivado® pro
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Abbildung 4: Anbindung der Custom IP Cores.

grammiert werden soll. Die Vivado-Werkzeuge be-
schleunigen im Vergleich zur Vorgéingerlosung ISE
nicht nur die Entwicklung von programmierbarer
Logik und I/0, sondern vereinfachen auch die Sys-
temintegration und -implementierung. Vivado ist eine
integrierte Entwicklungsumgebung (IDE) welche auf
Industriestandards, beispielsweise AMBA4-AXI4-
BUS, IP-Packaging-Metadaten oder der Tool-
Command-Language (Tcl) basiert [5].

Mit Hilfe des Vivado-IP-Packagers konnen eigene
Custom IP-Cores generiert werden [6]. Eine VHDL-
Rahmendatei (Schnittstellenbeschreibung des Funkti-
onsblocks), die Quelldateien und die Treiber des
IP Cores beschreiben den kompletten Funktionsblock
in Form einer XML-Datei (Abbildung 3). Eine starre
Pfadzuweisung der einzelnen Elemente wird hierfiir
nicht benétigt. Zusétzlich kann die IP-Beschreibung
des Funktionsblockes mit weiteren Informationen, wie
Dokumentationen, Simulationen oder Anwendungs-
beispielen erweitert werden. Bei der Einbindung sol-
cher IP-Cores in ein FPGA-Design konnen die Vivado
Werkzeuge anhand dieser Datei die einzelnen Infor-
mationen auslesen und fiir weitere Vorgidnge, bei-
spielsweise Synthese oder Erstellung eines Software
Projektes benutzen.

In wird die genauere Struktur eines Custom IP-Cores
dargestellt. Ein AXI4-Lite IP Interface (IPIF) [7] ver-
einfacht die Schnittstelle zwischen dem ARM AXI
und den Custom-IP-Core. Diese Schnittstelle ist spezi-
ell fiir Slave Anwendungen gedacht und tiibersetzt das
AXI Protokoll zeitlich genau in IP interconnect
(IPIC). Anhand der AXI Protokolladresse generiert
der Adressen-Decoder die Steuersignale chip select,
read- oder write enable, die von der sogenannten User-
Logic (top sheet des IP Cores) zur Steuerung und
Kommunikation mit den AXI-Teilnehmern verwendet
werden.

Abbildung 5 zeigt die Ergebnisse der Hardware-
Implementierung. Der aktuelle Systementwurf ver-
braucht ca. 85% der Lookup-Tabellen (LUT) und ca.
50% der Register. Die Ressourcen des FPGAs sind
somit fast ausgeschopft. Deshalb wird fiir weitere
Entwicklungen zu einem groBeren FPGA der gleichen
Familie tendiert.

B. Multi-CAN IP-Core

Einer der am héufigsten genutzten Schnittstellen zur
Messdatenausgabe ist die CAN-Schnittstelle. Die
Dateniibertragungsrate eines Highspeed-CAN-Buses
betrdgt maximal 1 Mbit/s und erlaubt eine Dateniiber-
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Abbildung 5: Ressourcenverbrauch nach der Implementierung.
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Abbildung 6: Aufbau des CAN Multichannel IP-Core.

tragung von bis zu 8Bytes bzw. 64bit pro Datenfra-
me [8]. Laut dem Standard CAN 2.0A wird ein Over-
head von 44bits fiir die Identifizierung der Nachricht
bendtigt. Der Benutzer hat z.Zt. die Auswahl von
mittlerweile 40 einzelnen Datenpaketen mit jeweils
8Byte, wodurch eine maximale Ubertragung von 9
Paketen mit der maximalen einstellbaren Samplingrate
von 1kHz erlaubt wird.

IMbit/s
(64bit + overhead) * 1kHz

Aus Performancegriinden bzw. um alle mdglichen
errechneten Datenpakete schnell und echtzeitfdhig
libertragen zu konnen, muss die Anzahl der CAN
Schnittstellen erweitert werden. Eine parallele Ausga-
be iiber fiinf CAN-Schnittstellen (Abbildung 6) erhdht
den Datendurchsatz und bietet eine Flexibilitit der
externen Analysegerite.

Die CAN-Kommunikation kann mit Hilfe des Ana-
lysetools DEWESoft [9] getestet und dargestellt wer-
den. Abbildung 7 zeigt den Datenverkehr zwischen
zwei parallelen CAN-Interfaces mit einer Baudrate
von 1Mbit/s.

Eine fehlerfreie Kommunikation bei einem Transfer
von 16Bytes konnte mit einer Frequenz von ca.
7,5kHz wiederholt werden. Das Timing wird im wei-
teren Projektfortschritt vom Navigation-Core durch
Vorgaben des Sendezeitpunktes bzw. der Sendedaten
vorgegeben.

anz.Pakete =
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Abbildung 7: Uberpriifung der CAN Kommunikation.

o> -

UARTO | uonc
PS um

(8]0

EEEE
VO0C

Abbildung 8: Realisierung des UART MUX IP-Core.

C. UART MUX IP-Core

Um genauere GPS-Informationen zu erhalten, kann
das System iiber ein Modem mit Korrekturdaten ver-
sorgt werden. Zudem ist es mdglich, die Rohdaten des
GPS-Empfingers fiir weitere Analysezwecke auszu-
geben. Derzeit werden GPS Roh- und Korrekturdaten
direkt zwischen dem GPS-Modul und dem GPRS-
Modem, iiber welches die Korrekturdaten empfangen
werden, iiber die UART-Schnittstelle ausgetauscht.
Um den UART-Kanal abzugreifen und weiterleiten zu
konnen, kommt ein UART-Multiplexer zum Einsatz.
Dieser ermoglicht es nahezu beliebige Verbindungen
zwischen den im System vorhandenen UARTs und
den physikalischen Schnittstellen herzustellen. Zudem
koénnen die GPS Roh- und Korrekturdaten dem Navi-
gation-Core fiir die weitere Verarbeitung zur Verfii-
gung gestellt werden. Die Konfiguration des Multiple-
xers kann der Benutzter iiber den Webserver einstel-
len.

Ein AUX Eingang soll als eine alternative Stiitzquel-
le zur Ortung in geschlossen Ridumen bzw. Hallen
dienen, um z.B. Lokalisierungsdaten als Ersatz fiir ein
fehlendes oder schlechtes GPS Signals zu liefern.

Im Gesamtsystem sind insgesamt vier UART Inter-
faces eingeplant. Zwei Schnittstellen sind fiir die GPS-
Kommunikation zustindig. Die weiteren zwei Schnitt-
stellen konnen fiir die externe Datenausgabe genutzt
werden.
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Fiir das Projekt wurde die Zyng-7000 Plattform mit
dem Zynq Dual-ARM A9 Prozessor als Bare-
Metal / Bare-Metal =~ Asymmetric ~ Multiprocessing
(AMP) System konfiguriert. Dabei wurden die Aufga-
ben der Datenverarbeitung und der Datenausgabe auf
die einzelnen Prozessorkerne verteilt. Der Einsatz
eines gemeinsam genutzten Speichers erleichtert die
Kommunikation zwischen den beiden Prozessorker-
nen. Zusitzlich sind drei Ethernet- und fiinf CAN-
Bus-Schnittstellen in programmierbarer Logik reali-
siert, die eine schnelle und echtzeitfdhige Dateniiber-
tragung erlauben.

Durch den Gebrauch eines groBlen FPGAs konnen
weitere funktionale Erweiterungen in Software im-
plementiert oder in programmierbarer Logik umge-
setzt werden. In Zukunft sind hier Funktionalititen
wie erweiterte Relativabstandsberechnungen oder Car-
2-Car Kommunikation vorgesehen.
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Abstract—High mobility, electrolyte-gated transis-
tors (EGTs) show high DC performance at low
voltages (< 2 V). To model those EGTs, we have
used different models for the below and the above
threshold regime with appropriate interpolation to
ensure continuity and smoothness over all regimes.
This empirical model matches very well with our
measured results obtained by the electrical charac-
terization of EGTSs.

Index Terms—Electrolyte-gated field-effect tran-
sistors, Semiconductor Oxide based devices, Print-
ed electronics

I. INTRODUCTION

The field of Printed Electronics (PE) is a promising,
young research area where the devices or electronic
circuits are typically printed on flexible substrates.
The flexible substrates lead to interesting applications,
for instance in photovoltaics [1], radio frequency iden-
tification (RFID) tags [2], smart sensors [3], wearables
[4], etc. In future, printed devices, like transistors, can
play a key role within the Internet of Things, where
computers and sensors are linked together into person-
al, everyday items [5]. In PE, usually field-effect tran-
sistors based on organic materials (OFETS) are used
for the circuit design. However, OFETs exhibit low
field-effect mobility values and a short lifetime under
ambient conditions [6], [7], which finally results in
low performable and lifetime-limited circuits.

Electrolyte-gated field-effect transistors (EGTS)
based on inorganic semiconductor oxides present
themselves as an alternative to the above mentioned
OFETSs, especially in the low voltage regime. The low
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temperature required for the process [8], enables the
usage of flexible plastic foils as substrates. Further-
more, EGTs with oxide semiconductors exhibit higher
field-effect mobility values as well as thermal and
long term stabilities even at lower voltage ranges [8] -
[11].

A model, which might be used in the design of cir-
cuits based on EGTs, must capture the device charac-
teristics accurately. A further requirement is that the
modeled slopes must be continuous and smooth over
all regimes in order to be integrated into circuit simu-
lators, e.g. SPICE. For this purpose, several groups
[12] - [15] have used a universal model [16] for amor-
phous thin film transistors (a-Si:H TFTs). However,
the universal model does not reproduce the behavior
of our EGTs and only considers voltage ranges above
the threshold voltage V4. The high number of input
parameters, that are necessary for the universal model,
are also disadvantageous.

In this context, we use different models for the be-
low and the above threshold regime [17]. The below
threshold regime is modeled with the subthreshold
swing model [16] and for the linear as well as the
saturation regimes, an altered form of the Curtice
model, originally developed for gallium arsenide field-
effect transistors (GaAs FETs) [17] is employed. Re-
garding device and circuit simulations, continuity and
smoothness are important criterions of a model. To
ensure continuity and smoothness over all the regimes,
an interpolation scheme is applied between the sub-
and superthreshold regions. Before interpolating, the
respective input parameters must be extracted from
experimental data (output and transfer curves). The
parameter extraction is done on a device with a W
(channel Width) / L (channel length)-ratio of 1. For
other W/L-ratios, the output current must just be mul-
tiplied with the W/L-ratio of interest. In case of input
parameters change by replacing the materials for in-
stance, the extraction routine must be repeated from
beginning. Applying the methodology to our EGTs,
the results show very reasonable agreements between
measured and modeled curves.
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Figure 1: Cross-section view of an organic field-effect transistor

The organization of this paper is as follows. In Sec-
tion 2, the technology used for our EGTs and the de-
vice characteristics are presented. Section 3 describes
the modeling methodology. In Section 4 the accuracy
of the model is shown on a modeling example. Final-
ly, Section 5 concludes the paper.

Il. TECHNOLOGY

Organic p-type transistors are frequent but n-type
organic transistors are still rare in Printed Electronics.
A popular architecture of an OFET is known as the
top-gate bottom-contact configuration (Figure 1). In
the top-gate bottom-contact configuration an organic
material, e.g. poly(3-hexylthiophen-2.5diyl)(P3HT),
acts as channel between two metal electrodes (source
and drain). On top of the channel follows an organic
or inorganic insulator, which is sandwiched between
the channel and a further metal electrode (gate). While
the field-effect mobility is improved from < 107
cm?(Vs)t to 1cm?(Vs)?, since the first reported
OFET in 1989, the typical supply voltages are still
quite high (>> 20 V).

To overcome the low field-effect mobility and the
high voltage, which is a requirement for OFETs to
perform well, an electrolyte-gated transistor based on
an inorganic semiconductor oxide was proposed in
[11]. Instead of a p-conducting channel, the EGT has
an n-conducting channel, which is based on indium
oxide (In,Oz). Comparing EGTs with OFETSs, the
field-effect mobility of the semiconductor oxide based
EGT (126 cm?(Vs)™ in [11]) exceeds those of OFETs
by orders of magnitude. The voltage range required
for the EGTs (< 2 V) is also smaller than the voltage
range of a typical OFET, which makes it suitable for
low-voltage applications.

Therefore, the transistor channel is based on an inor-
ganic semiconductor and a solid polymer electrolyte
forms the gate dielectric. The electrolyte-gating allows
operating the devices at lower voltage ranges. By
applying a positive potential on the gate, anions from
the electrolyte are attracted to the gate-electrolyte
interface. At the same time, cations migrate to the
electrolyte-semiconductor interface, which causes
accumulation of electrons inside the channel at the
electrolyte-semiconductor interface. The accumulation
of charges and ions at each interface leads to two
electrical double layers (EDLS), known as the Helm-
holtz double layer (Figure 2) [20]. The formation of a
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Figure 2: Formation of a Helmholtz double layer by applying a
positive voltage to the gate

Helmholtz double layer results in a high gate capaci-
tance (4.33 pF/cm? in [11]). The high gate capacitance
in combination with high mobility channel materials
results in high DC-performable devices [10], [11],
[20]-[22].

Besides the high DC performance of EGTSs, the de-
vice fabrication is very straightforward. First, the
passive structures (source, drain and gate) are struc-
tured by lithography or laser ablation on a substrate.
After structuring the electrodes, the channel is printed
between source and drain with an inkjet printer. Then,
the electrolyte is printed in a way that the channel and
partially the gate electrode are covered by the electro-
Iyte. In the last step (PEDOT:PSS), a conducting po-
lymer, is printed on top of the electrolyte as top-gate.

11l. CoMPACT MODELING

For the silicon technology, a broad spectrum of tran-
sistor models are available. Some of the models, de-
veloped for silicon based transistors, can be adopted to
model the printed transistors [12], [14], [23]. Within
the overall range of transistor models, a universal
model (AIM-SPICE level 15 model [24] or HSpice
Level 61 model [25]) for amorphous thin film transis-
tors (a-Si:H TFTs) [16] has gained a lot of attention.
The popularity of the model is related to the fact that
printed transistors have some similarities with a-Si:H
TFTs [14], e.g. both are accumulation based devices.
However, the AIM-SPICE level 15 model has a high
number of input parameters, which first need to be
extracted. In [12], [14], the unified model and parame-
ter extraction method (UMEM) [26] is utilized to
extract the parameters for the AIM-SPICE level 15
model, applied on an OFET. When we have employed
UMEM to our inorganic oxide based EGTs, an accu-
rate match between the modeled and the measured
results is not possible. Therefore our objective has
been to model EGTs with an accurate model, which
has at the same time the lowest number of possible
input parameters. Additionally, to avoid convergence
problems in circuit simulation, the model behavior
must be continuous and smooth.
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Table 1: Summary of extracted input parameters needed for the electrolyte-gated transistor model

Parameters

Below Threshold

Near Threshold | Above Threshold

Dn [cm®s ]

33.16e7

lo [A]

1.5

no [cm’]

1.10¢°

a -

213.42¢° -

b -

-185.88e™ -

C -

55.32¢e™ -

d -

-5.58e™® -

a [VY] 4

4 4

VA -

- 50e”

B [AVY] -

- 265

Vi [V] -

- 0.45

To overcome the issues of UMEM, we used a model
proposed in [17]. The model is based on the sub-
threshold swing model [16] for the below threshold
regime and a modified version of the Curtice mod-
el [17] for the above threshold regime. A cubic inter-
polation in-between the subthreshold swing and the
Curtice model ensure continuity and smoothness over
all regimes.

Independent from the W/L-ratio of interest, it is rec-
ommended to start to model a device with a W/L =1
and afterwards to multiply the output current with the
respective W/L-ratio.

From [17], the subthreshold regime is modeled with
the subthreshold swing model [16]:

V,

GS

w
Ips =TQ'DN -no'eD” -tanh(aVps) + o,

where W is the channel width, L is the channel
length, q is the elementary charge of an electron, D, is
the diffusion coefficient, nq is the electron density,
is the fitting parameter describing the knee region, Vps
is the drain-source voltage and Vgs is the gate-source
voltage.

Next, the above threshold regime is modeled with
the Curtice model:

los = BVas —Vay ) - tanh(aVpg ) - (L+AVps ),
. W
with ﬂzf'.uFET “Coate

where Vqy is the threshold voltage, A is the channel
length modulation parameter, urer is the field-effect
mobility and Cg, is the gate capacitance.

As final step, a cubic interpolation between the be-
low and the above threshold regions ensures continui-
ty and smoothness over all regimes:

IDS =
(av& +bVE +cVgs +d)-tanh(aVpg ) - L+ AVps )

IV. RESULTS AND VALIDATION WITH MEASUREMENTS

The experimental data is based on an electrolyte-
gated transistor with a printed indium oxide In,Os
channel and a W/L-ratio of 1. The electrolytic insulator
and the PEDOT:PSS (top gate) have also been printed.
The EGTs have been electrically characterized with a
probe station and a parameter analyzer. In a second
step we extracted the model parameters with the pro-
posed methodology in [17] and summarized the results
in Table 1. The simulated 1V curves and transfer char-
acteristics show a very good agreement with our
measurement results (Figure 3). As the model behav-
ior is continuous and smooth, it is possible to imple-
ment the model in a hardware description language
(HDL), e.g. Verilog-A, and to use it for circuit simula-
tion. To verify the usability of the model for circuit
simulation, an inverter consisting of an EGT and a
resistor is simulated at 1 V supply voltage (Vpp)
(Figure 4). The EGT in the pull down network has a
W/L-ratio of 1 and the resistor in the pull up network
has a resistance of 200 kQ. In Figure 4 the input volt-
age Vi, of the inverter is swept from 0 V to 1 V and
the output voltage V., is also reaches from 0V to 1 V.
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Figure 3: Measured drain-source current versus modeled drain-

source current in dependence from the drain-source voltage and the

gate-source voltage
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Figure 4: Simulation of an inverter with a resistor in the pull-up
network and EGT in the pull-down network

Electrolyte-gated field-effect transistors based on
inorganic semiconductor oxides show high DC per-
formance compared with their organic counterparts. In
this work, we modeled the DC behavior of such EGTs
with different models corresponding to the transistor

regimes. The model is implemented with Verilog-A

and shows a very good agreement with experimental
data. The usefulness of the model for circuit design is
shown on the simulation of an inverter.
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A fully integrated ASIC for energy harvesting from

glucose biofuel cell

Narayanan Seetharaman, Harald Richter and Joachim N. Burghartz

Abstract—Current glucose biofuel cells are able to
generate an output power density in the range of
200 pWem2. While this power density meets the
requirements of common ASICs, unfortunately the
voltage level is not sufficient. Unlike solar cells, the
glucose biofuel cells cannot be connected in series
to generate a higher output voltage level, as they
share the same glucose medium. In this paper, a
fully integrated low power energy harvesting ASIC
without any external components is proposed,
which overcomes this limitation by up-converting
the low input voltage (0.4 V - 0.7 V) to a usable
output voltage of more than 1.8 V and powers on-
chip ring oscillator based temperature and voltage
sensors. The proposed ASIC is implemented in 500
nm IMS gate array standard CMOS technology,
with devices having threshold voltages higher than
the input voltage. For up-conversion, an inductor-
free, 2-stage integrated charge pump based DC/DC
up-converter is used. An outlook to possible design
improvements using a special low-power
technology is given.

Keywords—Glucose biofuel cell, IMS chips, DC/DC
converter

|. INTRODUCTION

Recent developments in smart sensors and Internet
of Things (IoT) devices have been fast and diverse.
But yet, they have not found application as body
implants. The major obstacle for this is an old issue
pertaining from the early days of the first implanted
pacemaker device in 1960, i.e. the need for an
everlasting and reliable source of electrical energy
within a human body. Various sources and techniques
of energy harvesting have been developed towards
resolving this issue, such as energy harvesting from
temperature difference, vibration, heartbeat, muscle
movements and others [1,2]. One such energy
harvesting technique exploits the body glucose, using
Glucose Bio Fuel Cell (GBFC), where electrical
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Figure 1: Glucose Bio Fuel Cell

energy is generated as a result of the following
chemical reactions.

Glucose Oxidation : CsH1206 + H20 — CeH1207 + 2H* + 2¢
Oxygen Reduction : Oz + 2H" + 2e" — H20

As shown in Figure 1, in a glucose & oxygen rich
solution, the glucose oxidation takes place at the
anode coated with glucose oxidase and oxygen
reduction happens at the cathode coated with bilirubin
oxidase. In this process two electrons are absorbed at
the anode and discharged at the cathode. When a
conduction path is established externally, continuous
reaction is achieved with constant consumption of
glucose and oxygen. As glucose and oxygen are
constantly replenished in the human body and the
byproducts gluconolactone & water are harmless to
the human body, the GBFC provides a promising
solution as a continuous and reliable source of energy.
A successful implementation of this technique was
carried out on a rat, where a maximum generated
power density of 192 pWcm2 is reported [2], which is
more than a pacemaker’s power requirement (~10
HW).

200
150 /
100 /

50

o 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Potential (V)

Figure 2: GBFC output power vs output voltage

Power pW.cm?
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In another experiment, an attempt to integrate the
GBFC'’s electrodes directly on the surface of a Si
(100) wafer was carried out at Max-Planck-Institut fuir
Intelligente Systeme, Stuttgart. The power output
versus potential for this experiment is shown in Figure
2. As shown, the output power level is satisfactory,
but the voltage range is not useful for directly
powering an application in a standard CMOS
technology. Hence, a DC/DC converter is needed to
up-convert it to a more usable voltage level.

This paper describes the design implementation of a
fully integrated ASIC, to demonstrate a standalone
bare die based implant using a GBFC as the power
source. As such, GBFC’s electrodes, a DC/DC up-
converter and temperature & voltage sensors as
sample applications, are all incorporated in the
designed ASIC.

The structure of this paper is the following. Section
Il provides an overview of available DC/DC up-
converter architectures and their feasibility with below
threshold voltage input sources. In Section Ill, the
design implementation of the proposed ASIC in IMS
500 nm technology is presented. And in Section IV
the simulation results of the design are summarized.
Finally, Section V draws conclusion of feasible design
enhancements via a comparative study of design
implementations in XFAB 180 nm and customized
IMS 500 nm twin well technologies.

Il. DESIGN ARCHITECTURES

Since this ASIC has to be used as an implanted
device, the usage of external components is not
feasible. Also on-chip inductors would require huge
area and additional metal layers to achieve high values
and efficiencies. Therefore, the available techniques
for voltage up conversion are limited to switched

Vin + 2*AV

Vin + AV

Vin
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capacitive converters, which can be implemented
using on-chip capacitors.

A. Dickson charge pump

Dickson first proposed a voltage up conversion
design [3], in which the charge is pumped from one
node to the next, with the assistance of non-
overlapping clock signals (CLK1 and CLK2). Such
that, with each stage a voltage gain of AV is achieved.
When diode connected NMOS are used to realize the
diodes, as shown in the Figure 3, the gain (AV) is
given by

AV =Vclk — Vth — Ve (1a)
h Ve = lload 1b
where V¢ = Felk(C + C3) (1b)

This design suffers from two major limitations.
First, due to the body bias effect, the maximum
number of stages that can be connected in cascade to
achieve higher conversion ratio is limited. Second, the
per stage gain (AV) depends on Vth.

For any upconversion to happen, AV should be
positive. Meaning, Vclk — Vth — Vc > 0. Considering
a no load scenario (Vc=0) with clock signals
powered by the input source (Vclk = Vin), the per
stage gain (AV) is given as AV =Vin — Vth. This
places a lower limit on the acceptable input voltage
value, i.e. Vin—Vth>O0or Vin>Vth. Various
design techniques have been proposed to eliminate
this limitation, by making AV independent of Vth.
Two such designs are NCP2 and cross-connected
devices.

L ¢ch<
CLK1

Load Cap.

J¢ gl
cLK2 ®

Figure 3: Switched Capacitor charge pump DC/DC converter
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B. NCP2

In the New Charge Pump 2 (NCP2) [3] design, a
dynamic Charge Transfer Switch (CTS) is used in
place of diode connected NMQOS. This switch remains
active throughout the charging phase, irrespective of
the device threshold voltage. This is achieved using
backward control of the CTS with successive stage’s
higher voltage. As shown in Figure 4, here the current
from the input has two paths to charge the fly
capacitor. The first one is through the diode connected
NMOS MN1, which remains turned ‘ON’ only till the
output rises up to Vin — Vth. Whereas the second
path is via MN2, which remains turned ‘ON’
throughout the charging phase of clock. Hence, the per
stage gain (4V) is independent of Vth, i.e. AV =
Vclk — Ve. Consider the functioning of the nth stage.
During the charging phase, the input node, the output
node and the inverter power supply are Vn, Vn and
Vn + 2AV, respectively. l.e. MIN is turned ‘OFF’
while MN2 & MIP are turned ‘ON’ with Vgs = 2AV.

Vi s
1+ Al

Fly Cap.

Clock 'Low'
sl

Figure 4: Dynamic charge transfer switch

While discharging, these nodes are Vn — AV, Vn +
AV and Vn+ AV, respectively. l.e. MIN is turned
‘ON’ with Vgs = 2AV while MN2 & MIP are turned
‘OFF’. For efficient functioning of this CTS, 2AV >
Vth has to be fulfilled. As a special case, consider the
input stage, where the input node remains fixed at Vin.
Hence during the discharge phase, NMOS MIN has an
Vgs = AV only to turn ‘ON’ and in turn set MN2 to
‘OFF’. l.e. AV should be higher than the Vth to avoid
backward charge sharing. This introduces a lower
limit on the acceptable input voltage value. Such that,
for a no load scenario (Vc =0) with clock signals
powered by the input source (Vclk = Vin), the per
stage gain AV = Vclk = Vin should be greater than
Vth.
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C. Cross connected devices

Another class of charge pump specifically suited for
input sources with voltage level below Vth is based
on stages with cross connected devices [5], as shown
in the Figure 5. This design removes Vth limitation
from both the per stage gain AV as well as the
minimum input voltage. Hence AV is given by
Vclk—Vcand the acceptable minimum Vin > 0.
Consider MN1 and MNZ2 as shown in Figure 5. During
charging phase of the fly capacitor C1, a maximum
Vgs of Vin + AV is available across MN1. Due to
this, C1 starts charging up and effectively reducing the
Vgs to AV. During this clock phase MN2 is
completely ‘OFF’, i.e. no backward charge sharing
occurs.

Vn ,Vn
MN1 MN2
V. +AV,
Vgs Vi +AV, "
V_+AV
\Vi n
n
nodel
Vp
V. + AV
n
[ 4
dC1 1 C2
Fly Cap. Fly Cap.
o o
Clock 'Low' Clock 'High'

Figure 5: Cross connected device stage

During the next clock phase MN2 is turned ‘ON” &
MNL1 is ‘OFF’ and C2 is charged to Vin + AV. Hence
for alternate clock phases, C1 & C2 are pumped up to
Vn+ AV. The cross connected PMOS passes the
pumped up Vn + AV to the output using the same
working principle. Since the pumped up voltage is
available in both the clock phases it can be directly
used as input for the next stage and higher conversion
ratios can be obtained with successive cascading.

As compared to Dickson’s charge pump, where the
minimum Vgs across diode connected NMOS at near
full charge of fly capacitor C1 is zero, in this design
the minimum Vgs across NMOS MNL1 is AV. Hence
for this design, the subthreshold conduction current
(Isub) as given by (2), is comparatively higher than
that of Dickson’s charge pump. This advantage
enables this design for application with inputs below
device’s threshold voltage.
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I1l. IMPLEMENTATION

The proposed ASIC consists of a DC/DC converter
to up-convert the GBFC’s low input voltage range of
0.5V to 0.7 V to a more usable voltage range of 1.5 V
to2.1V.

0
V(input) V(output)
(GBF cell) Charge Pump based 1.2V --- 2.1V
0.4V --- 0.7V DC/DC upconverter
Ring Oscillator based Output )
Temperature Sensor ‘
Freq#1
Ring Oscillator based o
V(input) Sensor Buffer

Freq#2
Figure 6: Designed ASIC's top level block diagram

Since the on-chip temperature and voltage sensors
are directly powered by the input voltage, their output
signal voltage levels are too weak for off chip usage.
Hence the internal DC/DC converter’s output voltage
is used to level shift & drive them to the output pads
as shown in Figure 6. This design is customized for
500 nm IMS gate array technology.

A FULLY INTEGRATED ASIC FOR ENERGY HARVESTING
FROM GLUCOSE BIOFUEL CELL

A. Electrode

The GBFC’s electrodes are layouted with an
additional metal layer (Au) with an area of 0.8 x 2.4
mm?, each and are directly connected to DC/DC
converter’s input.

B. DC/DC Converter

Since the input voltage range is lower than the
threshold voltage of the available devices in the IMS
technology, a two stage DC/DC converter, based on
cross connected device architecture is implemented.
Where, fly capacitors of value 12.6 pF are used along
with additional load capacitances of 336 pF and 672
pF. These additional load capacitors are formed using
the unused MOSs and are added at the interstage
outputs to help reduce the output voltage ripple. The
clock signal for DC/DC converter’s operation is
internally generated using a 9 stage inverter chain
Ring Oscillator (RO). The design of RO is optimized
such that, the subthreshold current of cross connected
devices in DC/DC converter’s stages get sufficient
time to fully charge the fly capacitors. For high
DC/DC converter efficiency, the clock phases CLK
and CLKbar need to be perfectly non-overlapping.
This is achieved using a NOR based bi-stable latch, as
shown in Figure 7. Since the clock signals have to
drive 25.2 pF capacitance each, within the oscillation
time period, they are driven by an output buffer. To
avoid power loss due to transition currents, the output
buffer is implemented using skewed CMOS inverters,
where NMOS is turned off first and then PMOS is
turned on.

Fly cap.=12.6pF Flycap.=12.6pF

Vs1 _ Vs2 =Vout

V(i?wt) V(ol_ltput)

(GBF Celly Stagel Stage2 l B i
0.4V -- 0.7V C1=336 pF C1=672 pF

MosCap. MosCap.
i l CLK
CLKbar
delay (d1)
[: [: [ —CLK
— CLKbar]

9 Stage - Inverter Chain RO

Vin Frequency Currenkt Consp.

delay (d2)

400V 10KHz 931 pA

S00my 33KHz 3.51nA

£00mv 100KHz 12.9nA

T00mv 330KHz 458104

Delay(s)
1

<
1
H : CLK_tmp
i
! :CLKbar_tmp

Skewed last stage clockdriver
such that,d1>d2

Figure 7: Block diagram of the designed DC/DC core
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C. Temperature Sensor

Consider MOS pair MP and MN, as shown in Figure
8, where NMOS MN is permanently switched ‘OFF’.
Let the input of MP initially undergo a transition from
‘Low’ to “‘High’. Therefore MP will initially be ‘ON’
and output node Vout will be fully charged up to
supply voltage Vin. When the input turns ‘High’, MP
is turned ‘OFF’. And both MN and MP are turned
‘OFF’, i.e. subthreshold leakage currents become
effective [6]. Since Isubn continuously tries to
discharge the output node and Isubp tries to recharge
it back to the supply voltage, the output node will
stabilize to a voltage Vtran, where both currents are
equal. If by design optimization it is ensured that
Isubn >> Isubp, so that Vtran is near to GND, it
can be said that the output node undergoes a transition
from ‘High’ to ‘Low’. Hence from the input node to
the output node an effective inverter is realized, whose
delay is proportional to the Isubn. Also during
discharge, the Vds across NMOS s initially equal to
power supply (Vin) and gradually decreases to Vtran.
Since both Vin and Vtran are normally larger than
4KT/q, Isubn given by (3) becomes effectively
independent of the supply voltage.

w

KT 2 =qVih
Isub leakage = (T) HeCox ?] (n—1)enkT (3)

If such an inverter is used to form a RO, then the
frequency of oscillation will in turn be proportional to
Isubn. Since Isubn strongly depends on the
temperature and is independent of Vin, it can be said
that, the frequency of oscillation depends on the
temperature and is independent of the supply voltage.

Freg#l = function{Temperature} (4)
Vin '
MP Isubp i/EE I
’ Vout
.—
M
MN
{l: Isubn {:l:
GND

Figure 8: Schematic of ring oscillation based temperature sensor

D. Voltage Sensor

For a current starved ring oscillator as shown in
Figure 9, the oscillation frequency is directly
proportional to the current through the inverter
branches, which are mirrored from Ibias of the bias
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circuit. In the bias circuit the current Ibias is given by
the equation:

_ w KTy?
Ibias = <T) lJ.eCOX [F] (n - 1)
(Vin—Vth—Ibias*R)
* exp nKT (5)

l.e. Ibias is a function of both temperature and supply
voltage (Vin). Since the RO’s frequency directly
depends on the branch current, it can be defined as:

Freqg#2 = function{Temperature, Voltage} (6)

By utilizing the temperature information from the
temperature sensor mentioned in Section IlI-C, this
sensor can be effectively used to evaluate the supply
voltage Vin.

Vin

— PBias

Ibias

[ K417

Figure 9: Schematic of bias circuit and ring oscillator based
voltage sensor

E. Signal Driver

The signal output of these sensors have the same
voltage range as the supply voltage. Hence for low
Vin values, it is too weak to be connected directly to
the output pads. Therefore the output signals are
driven through an output driver, comprising a level
shifter followed by an output buffer. This output
driver is powered by the DC/DC converter’s up-
converted output voltage. In order to lightly load the
DC/DC converter, the signal frequency and duty cycle
is drastically reduced before feeding them into the
output driver. For the voltage sensor’s output signal,
which has the frequency of oscillation (Freg#2) in the
range of 120 kHz, it is first divided by a factor of 256
using a frequency divider. Then a short pulse of width
equal to 4*(1/Freq#2) is generated using a 6 input
NAND gate, i.e. the output signal has a frequency
equal to (Freg#2)/256 and duty cycle of 4/256. For the
temperature sensor’s output signal (Freg#l), as the
frequency is already in the range of 300 Hz, only its
duty cycle is reduced. The duty cycle value is set
using the delay of 5 inverters with capacitive load,
which are optimized across temperature and process
corners.
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IV. SIMULATION RESULTS

The transient response of the DC/DC converters
with no load (i.e. on-chip sensors are disabled) is
shown in Figure 10. Ideal conversion ratio of 3 is
observed across the input voltage range. As given by
(1), for a given fclk and fly capacitance C, lload
reduces the per stage gain (4V) and hence the overall
conversion ratio, as shown in Figure 11. The
frequency variation w.r.t temperature across various
input voltages for the temperature and the voltage
sensor, is respectively shown in Figure 12 & 13. As
estimated with (4) & (6), the temperature sensor is
voltage independent, whereas the voltage sensor
depends on voltage as well as temperature. The
overall time response of the ASIC with sensors
enabled at 10ms is shown in Figure 14. For Vin =
0.6 V the DC/DC converter provides an output of 1.5
V and consumes an average power of 200 nW.

Vin = 0.7V, Vout = 2.083V
\

“ " Vin = 0.5V, Vout = 1.474V

Vout (V) - >

I ~ time(ms)->
00 100 200 300

Figure 10: Transient response of DC/DC converter with sensors
disabled and zero output load

Vout vs lload @Vin = 0.6V
1.8 4

1.6
1.4

1.2

Vout (V) -->

S
N
IN

6 8 10
ILoad (nA) -->

Figure 11: Current loading on DC/DC converter's output voltage

Temperature Sensor [Freq#1]

i 600 0.7V
3 .
5 450 /=\
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o 300 S
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0
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Figure 12: Temperature sensor’s output characteristic
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Voltage Sensor [Freq#2]

0.7V
180K ///-/////.
120K
K“/ 0.

0

)
5
S
~

Frequency -->
2 Vin -->

20 25 30 35 40 45 50
Temperature -->

Figure 13: Voltage sensor’s output frequency vs temperature
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3 0.0 I Vin = 0.6V, Vout ~ 1.5V
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. I
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5 1.0 = I ‘
§ 0.0~ :
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Sensors Enable = ON

time (ms) >

Figure 14: Transient response of the complete ASIC with on-chip
sensors enabled at 10ms

V. FEASIBLE ENHANCEMENT

The three parameters that can enhance the
performance of the implemented design are:

a) Usage of low 'th devices

b) Availability of separate P_well for NMOS
devices

¢) Higher capacitance density

To study their effects, the same DC/DC converter’s
design with ideal clocks and fly capacitors was
implemented in IMS 500 nm twin well and XFAB 180
nm technologies. The IMS 500 nm twin well
technology is a customized PDK with separate
P_wells for the NMOS. The XFAB 180 nm
technology is a twin well process with low Vth
devices. The comparison of the technologies is
provided in Table I.

Table | : Different technologies used for comparison

IMS IMS XFAB

500 nm 500 nm 180 nm
Vth (mV) 700 700 350
Twin Well No Yes Yes
Capacitance 06 06 6.6

Density(fF/um?)
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As explained in Section Il, for low inputs, the
conduction in cross connected NMOS happens by sub
threshold current. As per (2), Isub depends on both
Vth and the body bias (Vsb). The effect of Vth can be
observed in Figure 15 & 16. For low input voltage, the
Isub in IMS technologies becomes so low that for a
given fclk and fly capacitance C, the Iippy <<
Loutpue @nd the output voltage drops. With increasing
number of cascaded DC/DC converter stages the body
bias effect becomes more and more relevant in non-
P_well technology, such as IMS 500 nm technology.
As a result the Isub current in later stages decreases
exponentially, such that it becomes negligible after a
few stages and the conversion ratio saturates, as
shown in Figure 17.

100
90
80

70

Efficiency (%)-->

60

50 e
»
40

s

-
30 B & -
-~ pre
20 A —
e XFAB 180nm
10 e " n 1 |MS500nm Twin Well
’._»-;'_&“ = = |MS_500nm
0

02 025 03 035 04 045 05 055 06 065 07

vinv) - >

Figure 15: Efficiency of DC/DC up-converter with 180MQ load
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=mEi |MS500nm Twin Well
= = IMS_500nm

Vout (V) -->
g
o

»
]

1,0

0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 045 0.5 0.55 0.6 0.65 0.7
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Figure 16: Output of DC/DC up-converter with 180MQ load

m— XFAB 180nm
=== |[MS500nm Twin Well
- = |MS_500nm

Vout (V) -->

0 1 2 3 4 5 6 7 8
No. of stages -- >

Figure 17: Output voltage of DC/DC up-converter for Vin = 0.6V
with no load
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VI. CONCLUSION

A fully integrated ASIC to harvest energy from
GBFC was designed in IMS 500 nm technology with
total on-chip capacitance of 52 pF. It harvests energy
through on-chip GBFC’s electrodes and up-converts
the input voltage in the range of 0.4 V t0 0.7 V by a
factor of 3, using a charge pump based DC/DC
converter and powers the on-chip temperature &
voltage sensors. It consumes an average power of 200
nW, while providing an output voltage of 1.5 V for an
input of 0.6 V. The implemented temperature &
voltage sensors provide an output frequency
sensitivity of 5% per °C and 0.2% per mV,
respectively. Finally a comparative study using a low
power technology and modified IMS technology is
presented for feasible  design  performance
enhancements.

3.3 mm

R

(e i o o

Figure 18: Layout of the designed ASIC
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Implementierung eines synchronen

digitalen Taktteilers

Roman Martynenko, Christopher Bonenberger, Andreas Siggelkow

Zusammenfassung— Thema dieser Arbeit ist die
Implementierung eines digitalen Taktgenerators.
Dieser Taktgenerator wurde mittles digitalem
VHDL-Entwurf realisiert, um einen Eingangstakt
einstellbar auf niedrigere Frequenzen herunter zu
teilen. Der Taktteiler hat vier Ausgange, ist auf
beliebige geradzahlige Teilerverhaltnisse einstell-
bar, es kann mit automatischen Methoden ein
Scanpfad erzeugt werden, die High-Phase wird
nicht angeschnitten und das Teilerverhaltnis wird
aus dem gespeicherten Wert des Eingangstaktes
und vier speicherbaren Zielfrequenzen errechnet.

Schlisselworter—Taktgenerator, synchron, test-
bar, skalierbar, glitch-free, frei programmierbar

I. EINLEITUNG

Dieser Frequenzteiler passt das Zeitverhalten zwi-
schen dem 8051-Core von OREGANO und der Spei-
cherperipherie an. Die Speicherperipherie soll wie bei
einem klassischen 8051 (iber die Ports PO und P2
betrieben werden.

Dieser Taktgenerator ist scan-testbar, glitch-frei und
frei programmierbar entworfen. Die erzeugten Takt-
netze sollen wahrend des Betriebs einzeln aktiviert
und deaktiviert werden kénnen. Die VVorgaben von [1]
beziiglich abschaltbarer Takte sind eingehalten.

Alle erzeugten Takte mussen den Taktausgdngen
frei zuzuordnen sein, wobei dies auch wahrend des
Betriebs mdglich sein soll. Weiterhin sind die gene-
rierten Takte vom Design her auf minimale Verzdge-
rung der steigenden Flanken gegeneinander ausgelegt.
Somit werden race-Bedingungen minimiert.

Die besonderen Anforderungen an den Taktgenera-
tor ergeben sich also in erster Linie aus der Problema-
tik der Metastabilitat und der Notwendigkeit der Test-
barkeit des Systems.

Das Design folgt den Vorgaben: asynchroner Reset,
synchroner Takt.

A. Ubersicht
Zuné&chst werden in Abschnitt Il die Anforderungen

R. Martynenko, rm-152424@hs-weingarten.de, und C. Bonen-
berger, cb-152428@hs-weingarten.de, sind Studenten an der
Hochschule Ravensburg-Weingarten. A. Siggelkow ist Mitglied
der Hochschule Ravensburg-Weingarten, Doggenriedstralie,
88250 Weingarten.
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Abbildung 1 Top-Level Diagramm

an das System spezifiziert. AnschlieRend wird in Ab-
schnitt 111 auf die Konzeptionierung und Implementie-
rung des Teilers eingegangen und die genaue Struktur
naher beschrieben.

Il. ANFORDERUNGEN

Der Taktteiler soll tiber Register vier Werte fiir die
Taktfrequenzen der vier freien Ausgange einlesen und
aus diesen die Grenzwerte fir die Teilerblocke be-
rechnen. Die Frequenzteiler werden als Zahler imp-
lementiert, sollen synchron zueinander arbeiten und
abschaltbar sein. Die Ausgangstakte sollen ein Tast-
verhaltnis von 50 Prozent haben. Die Deaktivierung
einzelner oder aller Z&hler darf nicht zum Anschnei-
den der high-Phasen filhren. Die Deaktivierung aller
Takte (globales Freigabe-Signal) soll synchron zum
langsamsten Takt erfolgen. Wird ein einzelner Takt
wahrend des Betriebs deaktiviert und nach einer unbe-
stimmten Zeit wieder aktiviert, so muss dieser Takt
synchron zu sich selbst fortgefiihrt werden. Dies ga-
rantiert die Kkontinuierliche Synchronizitdt bezie-
hungsweise Phasengleichheit der Taktnetze.

Im Folgenden werden wichtigsten Punkte naher be-
schrieben.

A. Clock-Gating

Zur Steuerung der einzelnen Taktnetze werden die
verschiedenen Takte mittels eines asynchronen Frei-
gabe-Signals geschaltet. Eine kombinatorische Logik
zur Umsetzung kann zu Stérimpulsen (Glitches) fiih-
ren [1]. Die Taktausgange missen also Uber Flip-
Flops oder Latches geschaltet werden, um zu gewéhr-
leisten, dass keine high-Phasen angeschnitten werden.
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Abbildung 2 Flussdiagramm des Frequenzteilers

B. Metastabilitat

Werden die setup- und hold-Zeiten an einem Flip-
Flop nicht eingehalten, so kann sich am Ausgang ein
metastabiler (meta, griech: zwischen) Zustand einstel-
len. Kennzeichnend fiir den Zustand der Metastabilitét
ist die fehlende Eindeutigkeit des Pegels am Ausgang
eines Flip-Flops. Dies zeigt sich fur eine unbestimmte
Zeitdauer als ein Pendeln der Spannung am Ausgang
zwischen den entsprechenden Spannungspegeln fiir
eine ,1° und eine ,0°. Solche Effekte erweisen sich
jedoch nur bei sehr hohen Taktfrequenzen als proble-
matisch, denn setup- und hold-Zeiten 6ffnen nur ein
kurzes Zeitfenster und zudem dauert ein metastabiler
Zustand meist nur wenige ns an.

Dennoch kann eine unginstige Auslegung des
Taktnetzes, auch bei langsamen Taktfrequenzen, zu
einer Verletzung der setup- und hold-Zeiten fiihren
und so metastabile Zustdnden verursachen. Neben
Laufzeit-bedingten Stérungen, beispielsweise durch
unterschiedliche Leitungslangen, kann auch der funk-
tionale Entwurf des Taktnetzes Ursache von asyn-
chronem Verhalten mit der Folge von metastabilen
Ausgéngen sein. Wird zum Beispiel ein Signal ohne
Synchronisation in zwei Taktnetzen verwendet, kann
dies bei asynchronen Taktnetzen zu Metastabilitat
fuhren.

Aus diesem Grund muss der Taktgenerator eine
Struktur aufweisen, bei welcher alle erzeugten Takte
eine &hnliche Logik durchlaufen womit fur jeden Takt
dieselbe Phasenvserschiebung erzeugt wird. Auf diese
Weise ergibt sich funktional kein Taktversatz und die
erzeugten Takte am Ausgang bleiben synchron bezie-
hungsweise phasengleich.

Bei heterochronen Takten kann die Problematik al-
lerdings nicht durch Beriicksichtigung im Taktgenera-
tor umgangen werden, sondern nur durch Einsynchro-
nisieren der entsprechenden Signale.

C. Testbarkeit

Um die Testbarkeit des Systems zu gewahrleisten
muss der System-Entwurf die DFT (Design for Testa-
bility) Anforderungen erfiillen. Das bedeutet, dass die
gesamte Logik des Taktgenerators von demselben
Takt gesteuert werden muss. Nur so kdnnen die ent-

44

IMPLEMENTIERUNG EINES SYNCHRONEN DIGITALEN TAKTTEILERS

v
nein _-EN=1&

~_clock {
ja]
Y

nein " ja
i=c
v - v
. Y
i=i+l ‘ clk = not clk
i3

=

sprechenden Priifpfade eingefugt werden, welche flr
die Anwendung der Prifmuster erforderlich sind und
die Testbarkeit gewahrleisten.

Weiterhin ist ein globaler asynchroner Reset erfor-
derlich um das System in einen definierten Zustand zu
versetzen.

Abbildung 3 Z&hlereinheit

11l. KONZEPT

Die grundlegende Struktur des Taktteilers ist in Ab-
bildung 1 dargestellt. Aus den entsprechenden Regis-
tern werden die Werte der gewinschten Frequenzen
ausgelesen und im Frequenzteiler verrechnet. Die aus
diesen Berechnungen resultierenden Grenzwerte wer-
den von den Zahlern eingelesen. Die Taktausgénge
der Zéhler werden Uber einen Multiplexer den ver-
schiedenen Taktgenerator-Ausgangen zugewiesen.
Die Steuerlogik stellt die Synchronizitat sicher und
verhindert das Auftreten von Stérimpulsen bei Ver-
wendung der globalen Freigabe.

Der in Abbildung 1, 5 und 6 zusétzlich dargestellte
Taktausgang clkO_o dient lediglich Testzwecken.

Die Funktionsweise der einzelnen Komponenten
wird im Folgenden néher beschrieben.

A. Frequenzteiler

Mit der gegebenen Eingangsfrequenz (freq_in) und
den gewiinschten Ausgangsfrequenzen (freq1_targ
bis freq4_targ) werden im Frequenzteiler die benétig-
ten Grenzwerte c, fur die Zahler berechnet, wobei
gilt:

c. = ﬂ_ 1]
x zfout,x .

Hierbei bezeichnen f;;, ; die gegebene Eingangsfre-
quenz, f,,., die erforderliche Ausgangsfrequenz des
x-ten Zahlers und der Ausdruck |z], mit z € R, die
Zahl i € Z mit i <z < i+ 1. Bei ausreichend hoher
Eingangsfrequenz bleibt der Rundungsfehler gegebe-
nenfalls also vernachl&ssigbar.
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Abbildung 4 Selektor

Abbildung 5 Zeitlicher Verlauf bei individueller Freigabe

Erst nach Abschluss der Berechnung aller Grenz-
werte ¢, werden die Zahler aktiviert.

Ein detaillierter Uberblick ist in Abbildung 2 gege-
ben.

Zur Berechnung der Grenzwerte wird der Wert der
gewilnschten  Eingangsfrequenz ~ in  Hardware
(fregx_targ) aufaddiert bis der Wert der gegebenen
Eingangsfrequenz (freq_in) erreicht ist.

B. Zahler

Die Funktion der Z&hler ist in Abbildung 3 schema-
tisch dargestelit.

Die Periodendauer T, der ausgegebenen Frequenz
berechnet sich wie folgt:

Cx
Te=2) Ta,
i=0

wobei Ty, ; die Periodendauer der Eingangsfre-
quenz clk_i bezeichnet.

Jeder Z&hler verfigt Uber zwei Freigabe-Signale. Ein
globales Freigabe-Signal ist mit dem Freigabe-Signal
der Frequenzteiler gekoppelt. Einzelne Freigabe Sig-
nale fir jeden Z&hler ermdglichen die individuelle
Aktivierung und Deaktivierung der verschiedenen
Zahler. Das globale Freigabe-Signal (ena_i) ist an den
langsamsten Takt gekoppelt, sodass alle Takte bis zum
Ende der low-Phase des langsamsten Taktes aktiviert
bleiben und bei Freigabe alle Takte gleichzeitig star-
ten.

Die individuellen Freigabe-Signale (ena_so) wer-
den erst zum Ende der low-Phase des entsprechenden
Zahlers aktiv, wodurch das urspriinglich womdéglich
asynchrone Signal auf den entsprechenden Takt syn-
chronisiert wird.

Eventuell auftretende Verschiebungen der erzeugten
Takte zueinander, welche sich durch unterschiedliche
Zahler-Grenzwerte ergeben konnen, werden durch
Puffer am Ausgang kompensiert.

Die entsprechenden zeitlichen Verlaufe sind exemp-
larisch in Abbildung 5 und Abbildung 6 dargestelit.
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Abbildung 6 Zeitlicher Verlauf bei globaler Freigabe
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Abbildung 7 Clock Gating
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Abbildung 8 Synchronisierung der globalen Freigabe

C. Selektor

Um den langsamsten der gegebenen Takte zu identi-
fizieren wird ein Selektor bendtigt, welcher die
entsprechenden Vergleichsoperationen durchfiihrt. An
die Steuerung des Taktgenerators wird dann der vom
Frequenzteiler berechnete Grenzwert c,,,, des lang-
samsten Taktes ausgegeben (siehe Abbildung 4).

D. Steuerung

Ein in der Steuerungseinheit (Abbildung 8) imple-
mentierter Zahler mit dem Grenzwert c,,,, gibt das
globale Freigabe-Signal nach Ablauf der low-Phase an
die Taktgenerator-Ausgénge weiter. Dieser Z&hler ist
synchron zum erzeugten Takt der entsprechenden
(langsamsten) Frequenz (siehe Abbildung 9).

Weiterhin ist in der Steuereinheit ein Multiplexer zur
Auswahl der Frequenzen an den Ausgéngen imple-
mentiert. Uber die Steuereinginge des Taktgenerators
(selx_i) werden die Takte den Ausgéngen (clk1_o bis
clk4_o) zugeordnet. Erfolgt wahrend des Betriebs ein
Umschalten des Taktes so wird dieser Umschaltvor-
gang durchgefihrt ohne das die high-Phase des ent-
sprechenden Ausgangs angeschnitten wird.
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Abbildung 9 Zahlereinheit der Steuerung
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Abbildung 10 Relativer Fehler in Abhangigkeit des Teilerfaktors

E. Taktausgange

Obwohl das globale Freigabe-Signal ena_i und auch
die Freigabe-Signale der einzelnen Ausgange (e-
na_so) auf die entsprechenden Takte synchronisiert
werden, kann eine kombinatorische Logik am Aus-
gang aufgrund von Laufzeitunterschieden zu Glitches
fuhren.

Um dieser Problematik des Clock-Gatings vorzu-
beugen, werden die Taktausgédnge Uber Flip-Flops
geschaltet. Die Realisierung des Clock-Gatings erfolgt
mittels Flip-Flops, die synchron zum Systemtakt clk_i
(siehe Abbildung 7) arbeiten. Der in Abbildung 7
dargestellte Z&hler ist Abbildung 3 entsprechend im-
plementiert.

IVV. ERGEBNIS

Es konnte ein Taktteiler implementiert werden, wel-
cher die Anforderungen erfillt. Eine Einschétzung des
relativen Fehlers der erzeugten Ausgangsfrequenzen
in Abhéngigkeit des Teilerfaktors kann anhand von
Abbildung 10 vorgenommen werden.
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