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Wege aus der Energiekrise der Digitalisierung

Bernd Hofflinger

Zusammenfassung—Die Nanometer-Roadmap hat eine
gigantische Datenexplosion ermoglicht, die besonders bei
Video- und Mobil-Daten im Internet dazu gefiihrt hat,
dass das Internet bald ein Drittel der globalen Strom-
versorgung benétigen wird. Dies wird zu einer Wachs-
tumsbremse fiihren, und das 2016 offiziell verkiindete
Ende der Roadmap bei etwa 10 Nanometer hat bereits die
Strategie ausgebremst, dass digitale Daten nichts kosten.

Die Chancen und der Bedarf sind nun sehr grof3
mehr Informationen effizienter und mit weniger Bits
zu gewinnen, zu verarbeiten und zu kommunizieren. In
einer ganzheitlichen Betrachtung wird die physikalische
Welt natur-effizient z.B. logarithmisch erfasst, inspiriert
vom natiirlichen Seh-System, mit einem neuronalen Netz-
werk intelligent verarbeitet und, auf das Wesentliche
komprimiert, dann kommuniziert. Der Energiebedarf fiir
die Ubertragung eines digitalen Bildes kann mit dieser
Strategie in 10 Jahren auf ein Tausendstel reduziert
werden.

Auf dem Weg dahin gibt es viele originelle Design-
Projekte wie z.B. quasi-logarithmische A/D-Umsetzer,
intelligente, hoch-dynamische Pixel, robuste Niedervolt-
Digitaltechnik wie die CMOS Differentielle Transmission-
Gate-Logik, das zweilagige Perceptron als Standard-
Element neuronaler Netze, Leading-One-First Quasi-
logarithmische Multiplizierer und darauf aufgebau-
te Fourier-Transformatoren, die z.B. wahrnehmungs-
relevante Kompression und 3D-Bilder bedienen. Die
regionale Kompetenz in Energie-Spar-Schaltungstechnik
ist der Grundstein fiir energie-autonome Chip-Systeme,
die den zentralen Fortschritt zu intelligenten Mensch-
Maschine-Systemen ausmachen, vorbei an der z.Zt. ab-
sehbaren Energiekrise der Digitalisierung.

Schliisselwiorter—Internet Blackout, Energieeffizienz,
Video, Information statt Daten, Neuro-Computing, 3D
Integration, HDR Vision.

1. DIE DATENEXPLOSION

Nach der Erfindung der planaren, integrierten Sili-
ziumschaltung 1959 durch Hoerni und Noyce gelang
es so auffallend, die Zahl der Transistoren pro Chip
alle 18 Monate zu verdoppeln, dass deren Freund
und Partner Gordon Moore dies schon 1965 als eine
Fortschritts-Regel verdffentlichte, die bald Gesetzes-
Charakter bekam, weil sie iiber viele Jahrzehnte reali-
siert werden konnte und wie keine andere Technologie
das Wachstum der Weltwirtschaft bestimmen konnte.
Der Weltverband SEMATECH organisierte eine Grup-
pe aus Hunderten von Experten, die die International
Technology Roadmap for Semiconductors (ITRS) ent-
wickelte und fortschrieb [1]. Die treibende Kraft fiir
die Strategie der ITRS war, dass die Transistorldngen
und Leitungsbreiten alle 18 Monate auf das 0,7-fache
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Abbildung 1. Die Datenrate im mobilen Internet nach der CISCO-
Studie 2015 [1].

MaB reduziert werden konnten von einer Industrie, die
mit einer Forschungs- und Investitionsquote von 30%
vom Umsatz ohne Parallele ist. Die Informations- und
Kommunikationstechnik (IUK) profitierte am meisten,
und in ihr wichst das gewichtigste Gebiet, die mobile
Kommunikation im Internet, in ihrer Datenrate um
60% pro Jahr ( [2] und Abbildung 1).

In der Fortschreibung bis 2021 wird weiter min-
destens dieses Wachstum angenommen, auch weil das
IOT (Internet of Things) und Autonome Mobilitit
hinzukommt. Dieser Annahme eines so hohen expo-
nentiellen Wachstums steht nun die Dramatik gegen-
iber, dass der simple exponentielle Fortschritt auf der
Technologie-Seite vor kurzem verabschiedet wurde.

II. DAS ENDE DER INTERNATIONAL TECHNOLOGY
ROADMAP OF SEMICONDUCTORS (ITRS)

Dass die stidndige Strukturverkleinerung entlang der
Nanometer-Roadmap zu einem praktischen und funda-
mentalen Halt kommen wiirde, war lange voraussehbar.
Trotzdem ist es ein historisches Ereignis, dass die
bedeutende ITRS-Arbeitsgruppe mit dem Bericht 2015
aufgelost wurde [3]. Eine fundamentale Aussage zum
Abschluss ist, dass die minimale, praktische Struktur-
breite auf den Chips bei 10nm liegen wird.

Inzwischen werden sog. 7nm-Technologien vorge-
stellt und Snm angekiindigt. Diese MaB3e fiir minimale
Kanallingen von Transistoren geben aber nicht die
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Abbildung 2. Die ITRS Roadmap, Report 2015 [3].

erreichbaren planaren Bauelemente-Dichten auf den
Chips wieder, wie Abbildung 2 zeigt.

Dieser harte Anschlag in der zweidimensionalen
Dichte auf den Chips bedeutet, dass jede Erhohung
in Daten-Kapazitit und Daten-Rate proportional mit
steigenden Kosten und steigender Energie verbunden
wire.

Dieser historische Roadblock hat zu beachtlichen
,.Last-Minute“ - Neu-Formationen von Innovations-
Programmen gefiihrt:

o Ein gewisser Nachfolger der ITRS wurde die
,International Roadmap for Devices and Systems*
(IRDS) [4].

o Die weltgrofite Ingenieurvereinigung IEEE hat
die interdisziplindre Initiative ,,Rebooting Com-
puting® formiert [5].

o Die amerikanische National Science Foundation
(NSF) hat Programme fiir ,,Energy-efficient com-
puting* [6]

Es kommt jetzt also neben Nanometern, die nur ein
Mittel zum Zweck sind, endlich auf das eigentliche
Ziel an, namlich die Energie pro Funktion zu redu-
zieren und damit natiirlich auch Kosten und Perfor-
mance zu steigern, nicht nur um Prozente, sondern um
GroBenordnungen, eine Strategie, die wir schon 2012
nannten:

« Von Nanometer zu Femtojoule [7]-[9].

III. DIE ENERGIEKRISE DES INTERNETS

Der Energiebedarf des Internet wird bisher von
keiner Kommission oder Arbeitsgruppe verfolgt und
fortgeschrieben. Noch immer ist die Berkeley-Studie
von 2011 [10] eine mafBgebliche Referenz. Publiziert
wurden Schitzungen von 150 GW 2013 [8] und An-
teile von 15% am Weltstrombedarf, der 2010 etwa
2TW betrug. Neben Berkeley hatten wir auf Grund von
Konferenz-Informationen fiir 2010 fiir Server 36GW
geschitzt [7], gleich mit Berkeley, und eine Gesamt-
leistung aus der Steckdose 2010 von 80GW fiir das

WEGE AUS DER ENERGIEKRISE DER DIGITALISIERUNG

Auf dem Chip entscheiden Breite und Abstand der
Leitungen
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Abbildung 3. Halbes RastermaB Poly-Silizium und erste Metallisie-
rung.

Tabelle 1
ELEKTRISCHER LEISTUNGSBEDARF DES INTERNET
[6], CHAPTER 12.1.

Year 2010 | 2015 2020
Mobile traffic (TB/s) 0.11 1.50 | 13.20
Server performance (rel.) 1 20 200
Energy efficiency (rel.) 1 7 25

Electrical power (GW) 40.0 120 240
PC‘s power (GW) 30.0 30 30
Mobile devices (GW) 0.4 28 56
Infrastructure (GW) 10 50 200
80.4 228 526
80.0 228 526
160.4 456 1052
2300 | 2800 | 3300

Total operative el. power (GW)
Embodied el. power (GW)

Total power (GW)

Global el. power generation (GW)

Internet, der Leistung von 80 Kernkraftwerken. Eine
Verdreifachung bis 2015 auf etwa 250GW hat si-
cher stattgefunden, weil allein der Mobilverkehr sich
mehr als verzehnfacht hatte. Nach CISCO wird dieser
zwischen 2015 und 2020 sich weiter verneunfachen.
Am Ende der Nanometer-Roadmap ist es dann rela-
tiv optimistisch, dass der Energiebedarf in diesen 5
Jahren nur um das 2,5-fache zunimmt auf 550GW.
Die Berkeley-Annahme, dass die eingebaute Energie
(embodied energy = emrgy), d.i. Rohstoffe, Herstel-
lung, Anlagenbau, Kiihlung, Reparatur, Entsorgung,
etwa noch einmal so viel Energie benétigt, bleibt sicher
in etwa giiltig, sodass insgesamt elektrische Leistung
von 1,1ITW 2020 bendtigt wiirde, ein Drittel der
Weltproduktion ( Tabelle I). Dieses Internet-Wachstum
wiirde 80% des jahrlichen Zuwachses der Welt-Strom-
Produktion benétigen.

Dieses Szenario ist unrealistisch und trotzdem op-
timistisch, da die Energieeffizienz je Bit sich alle 2,5
Jahre verdoppeln miisste. Wenn das Internet nur fiir die
Steckdose mehr Leistung benétigt als alle Kernkraft-
werke der Welt (etwa 400) produzieren, haben wir eine
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Tabelle II
ENERGIEBEDARF PRO BIT IN ELEKTRONEN-VOLT:
1EV = 1,6 X 10~ 19 JOULE (WSs).

Distanz  Auftrag Elektronenvolt
100 nm  1Bit Speicher 1.000
1 cm  Chip-Linge 100.000
Gehirn-Synapse 60.000
10 cm  Leiterplatte 6 Mio.
1 m  Computer-Regal 50 Mio.
1 km  Zelle 1 Mrd.
1000 km  Zelle-Server 30 Mrd.

ernste Krise vor uns, und wir schauen genauer auf die
Beitridge dazu.

IV. DAS TEURE INTERNET-BIT UND DIE
VIDEO-INFLATION

Wie die CISCO-Studien belegen, benétigt Video
70% der mobilen Internet-Bits. Zu den Groenordnun-
gen (Energieeffizienz 2015):

e Imin Standard Video: 35 MB 00,26 kWh,

o 1 Standard-Film 120min = 4 GB = 32 kWh,

o Facebook-Nutzer bewegen 4 Mrd. Videos/Tag =
1 GW (1 Kernkraftwerk oder 300 Winrdder auf
30 km?).

5G Mobil und 4K High-Definition-Video 1t. An-
kiindigungen werden den Datenverkehr verzehnfachen!
Radikale Innovationen werden notig sein.

Tabelle II zeigt, dass die Mikroelektronik auf
dem Chip, was die Energie fiir das Lesen von ei-
nem Speicher-Bit betrifft, inzwischen mit der Gehirn-
Synapse vergleichbar ist. Teuer ist dann schon der Weg
zur Zelle, und von dieser zum Server wird das Bit
300.000 mal teurer als auf dem Chip. Dieses teure
Internet-Bit bedeutet, dass wir unglaublich sparsam mit
ihm umgehen. Die neue Epoche der Informationstech-
nik verlangt Fortschritt durch Datenreduktion, d.h.,

e Mehr Information (letztlich Intelligenz) mit
weniger Bits!

Diese Zielsetzung wird mehr Aufmerksamkeit be-
kommen und in eine neue Ara mit gewichtigen Inno-
vationen fiihren.

V. REAL DIGITAL

Die Informationen, die uns bewegen und die wir
brauchen, betreffen im wesentlichen unsere physika-
lische Welt. Fiir deren Erfassung gilt das Webersche
Gesetz: wir begreifen und brauchen alle Informationen
N mit etwa konstanter relativer Genauigkeit dN, d.h.,
dN/N = const. Dies gilt iibrigens auch fiir VR und
AR. Wieviele Datenwerte brauchen wir dann, wenn wir
eine Distanz von 1m bis 100m mit einer Genauigkeit
von 1% messen wollen? Da wir bei Im eine Auflosung
von lcm brauchen, ergeben sich 100 Werte pro Meter
und 10.000 Werte fiir die 100m. Eine gigantische

Tabelle IIT
LEADING-ONES-FIRST (LOF) MULTIPLIZIERER
MIT 6B GENAUIGKEIT, [8] CHAPTER 12.3.

Integer Index j+k -1 -2 -3 —4 -5
aj=1,by,=1 1 br_1 bp—2 br-3 brk-a brs
Ifajy=1° (1) (bk—1) (br—2) (br—3) (bk—a)

Ifaj_p=1° (1) (bk-1) (bx—2) (br-—3)

Ifa; s=1° 1) (br—1) (br—2)
Ifaj_4=1° (1) (br-1)
If a]-,s = 1"l (1)

The complexity is of the order 0(6%12) independent of the word
length n

* Otherwise the inputs from this line are 0

Tabelle IV
ZAHL DER TRANSISTOREN FUR STANDARD-MULTIPLIZIERER
UND GENAUIGKEITSBESTIMMTE LOF- MULTIPLIZIERER,
[8] CHAPTER 12.3.

Word length n 8b 16b 24b
Standard Booth-Wallace 1,600 6,400 14,400
LOF 6b precision (1.6%) 540 1,030 1,620
LOF 10b precision (0.1%) 2,100 2,700

Verschwendung von Daten. Denn fiir 1% Genauigkeit
brauchen wir 100 Werte fiir die Dekade von 1m bis
10m und weitere 100 Werte fiir die Dekade von 10m
bis 100m, also insgesamt nur 200 Werte, ein Da-
tenkompressionsfaktor von 50x. Trivial, aber der Re-
chenschieber wurde in vielen Lindern der Welt (inkl.
USA) in den Schulen nie eingefiihrt. Fiir die digitale
Multiplikation von Daten der realen Welt bedeutet dies,
dass wir Multiplikation nicht vom least-significant Bit
(LSB) her aufrollen, sondern vom Leading-One-First
(LOF). Mit z.B. 6 msb Genauigkeit (1,6%) verbleibt
dann die in Tabelle III dargestellte Additionsaufga-
be. Sie hat die Komplexitit O(62/2) unabhingig von
der Wortlidnge n, wihrend der Addierer im LSB-First
Multiplizierer im Booth-Wallace Code die Komplexitit
O(n?/2) hat. Im Vergleich ergeben sich insgesamt die
Transistorzahlen der Tabelle IV fiir Standard-CMOS.
Fir 16b Wortlinge ergeben sich fiir 6b Genauigkeit
Einsparungen von 83% bei der Transistorzahl und
natiirlich Verbesserungen bei Geschwindigkeit und En-
ergie je Multiplikation.

Diese drastische Umdenke beim Multiplizierer fiihrt
uns zur groBen Abakus-Rechenkultur und auf die Neu-
Bewertung von Wertebereichen, Genauigkeiten und
ganzzahligen bzw. Gleitkomma- Zahlensystemen fiir
reale Anwendungen. z.B. gerade auch beim Neuro-
Computing.

VI. ROBUSTE NIEDERVOLT-SCHALTUNGSTECHNIK

Die digitale statische Standard-CMOS-Schal-
tungstechnik hat mit ihrer Storsicherheit und
unvergleichlichen Sicherheit und Einfachheit in
der Schaltungsautomatisierung weltweit seit 1980
zu unermesslichen Schaltungsbibliotheken gefiihrt,
einem ,Know-How", gegen das Innovationen es
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Abbildung 4. CMOS Low-Voltage Differntial Transmission-Gate
(LVDTG) Logik.

Manchester-Carry Zelle eines Addierers [7, 11]. Die Schalter sind
NMOS-Transistoren mit Null Volt Schwellenspannung. Die iibrigen
Transistoren werden Sub-Threshold betrieben. Das kreuzgekoppelte
Inverter-Paar arbeitet als Differenzverstirker und Ausgangsbeschleu-
niger mit vollem Spannungshub.

schwer haben. Hinzu kam, dass diese Schaltungen
so robust waren, dass man die Versorgungsspannung
gegeniiber dem Nominalwert senken konnte und noch
immer Funktion bekam, wenn auch mit geringerer
Geschwindigkeit. Auf dem Weg von 5V zu 1,5V
hat dies funktioniert. Unter 1,5V Betriebsspannung
wurde der Geschwindigkeitsverlust drastisch und
die Storsicherheit sowie Ausbeute schlechter. Die
Minimal-Mafe in den Zellen konnten zur Erhaltung
der Sicherheit kaum mehr verkleinert werden, was mit
zu dem Ende der Nanometer-Roadmap gefiihrt hat.

Fiir Energie-Effizienz, Robustheit und Geschwindig-
keit muss eine neue Schaltungstechnik kommen.

Die bis heute fithrende Kandidatin ist die CMOS
LVDTG Logik [11]-[13]:

o Nachgewiesene Robustheit bis 210mV

« Beste Energieeffizienz (1971])

« Hochste Geschwindigkeit (240 MOP/s)

o Bestehende Schaltungsbibliothek [14].

Das zitierte Chip [13] ist ein JPEG Coder in ei-
nem 40nm-Prozess, entwickelt und statistisch getes-
tet an der KU Leuven, Belgien, und dort wurde
auch die LVDTG-Bibliothek [14] entwickelt. Im
ESPRIT Grundlagenprojekt HIPERLOGIC war die
LVDTG_Logik 1998 in Stuttgart entwickelt worden.
Die Ergebnisse fiir Multiplizierer in einem 0,8 um Pro-
zess mit selbstjustierenden 100nm DMOS-Transistoren
[11] gewannen 2000 den Best Paper Award der IEE-
Konferenz fiir Efficient Computing. In Korea wurden
dann 2008 mit einem 180nm-Prozess in LVDTG-
Technik mit Bootstrapping beachtliche Ergebnisse er-
zielt. Nicht nur schneidet Standard-CMOS in der Effi-
zienz deutlich schlechter ab, auch die Geschwindig-
keit ist 10-mal schlechter als die der KU Leuven.
Details finden sich in [7, 8] inklusive der Projektion,
dass 2020 in einem 20 nm-Prozess mit LVDTG-Logic,
LOF-Multiplikation und 3D-Integration eine 16x16b
Multiplikation mit 1 fJ Energie erreicht werden kann.

Dies vermittelt beachtliche Aussichten besonders fiir
die multipikations-intensive Video-Signalverarbeitung.

WEGE AUS DER ENERGIEKRISE DER DIGITALISIERUNG

Autonomes Fahren mit Neuro-Computing 1992

Die Energieeffizienz dieses Rechenwerks ist tausend-malgroRer alsdie
eines Standard-Rechners, und es ist lernfahig!

Abbildung 5. Lernfihiger Lenkassistent 1992: Eingangssignale sind
die StraBenkriimmung, der Gierwinkel und die Verschiebung gegen
die Fahrbahnmitte. Die Gewichte der Synapsen wurden aus den
Daten eines Profi-LKW-Fahrers auf einer 1,8 km langen Autobahn-
strecke erlernt [15].

Diese wird aber auch fundamental durch das Neuro-
Computing erneuert.

VII. NEUROCOMPUTING

Erfassung und Nutzung realer Informationen mit
Sensorik und lernfdhigen Rechnern sind seit den fiinf-
ziger Jahren ein attraktives Forschungsgebiet. Eine
signifikante zweite Welle startete in den 80-er Jah-
ren mit beachtlichen Ergebnissen Anfang der neunzi-
ger Jahre [15] (Abbildung 5). Sie konnte sich aber
gegen die raschen Fortschritte konventioneller von-
Neumann-Maschinen und deren Standard-Status nicht
durchsetzen. Die neue Welle begann 2010 mit der
hochst effizienten Gesichtserkennung auf Smartphones,
vorangetrieben in Taiwan und Siidkorea. Ihre Ener-
gieeffizienz ist 1.000-mal hoher als konventionelles
Rechnen, das wegen des hohen Datenbedarfs und
Datenverkehrs zwischen Speichern und Rechenwer-
ken besonders vom Ende der Nanometer-Roadmap
betroffen ist. Nach der gewichtigen Behandlung des
Brain-Inspired Neurocomputing 2012 [7] und 2016
[8] zeigen die neuesten industriellen Ankiindigun-
gen und die institutionellen Neuorientierungen [4]—
[6], dass eine Zeitenwende eingetreten ist. Der Einsatz
lernfiahiger Neurocomputer in industriellen, medizini-
schen und Verkehrs-Anwendungen fordert fundamental
neue Entwicklungs- und Zertifizierungs-Regeln sowie
-Standards, wie seinerzeit die Einfiihrung integrierter
Schaltungen in der industriellen Regelungstechnik in
den 80-er Jahren.

VIII. HOCHDYNAMISCHE BILDSENSORIK

Natiirlich lebt alle Informationsverarbeitung von der
Qualitdt der Informationsgewinnung. Hier ist Bildin-
formation die komplexeste und wegen ihrer vorherr-
schenden Rolle in unserer realen Welt die wichtigste.
Deshalb beherrscht auch Video das Internet.
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Abbildung 6. Drei Bilder aus dem HDRC-Video mit konstanter
Blende von der Sonnenfinsternis in Deutschland am 11. August
1998.

Das menschliche Sehsystem (HVS = Human Visual
System) ist das beeindruckendste System fiir Infor-
mationsgewinnung und -verarbeitung, beginnend beim
Sensor mit logarithmischer Kennlinie, d.h., konstan-
ter Kontrastauflosung von etwa 1% (kleinster wahr-
nehmbarer Unterschiede von Helligkeit), iiber einen
Dynamik-Bereich von 1 Mio. zu 1. Der Mensch konnte
mit Film diese logarithmische Kennlinie iiber etwa 4
Dekaden nachbilden, nutzen und kultivieren zu hoch-
qualitativer Foto- und Filmtechnik.

Leider hat das Charge-Coupled Device (CCD) eine
fundamental lineare Kennlinie fiir Spannung als Funk-
tion von Ladung, und mit der Erfindung des CCD-
Bildsensors 1970 (Photonen Ladung) verewigte sich
diese lineare Kennlinie mit einer Dynamik von nur
1000:1. Wegen dieser beschrinkten Dynamik miissen
in der Praxis Mehrfachbelichtungen bei verschiedenen
Blenden oder mehrere Pixel parallel fiir verschiedene
Helligkeitsbereiche betrieben und die jeweils verwert-
baren Ergebnisse zu den gewiinschten Bildern zu-
sammengerechnet werden. Aus dieser Art von HDR-
Bildtechnik ist ein gigantisches Fach- und Geschifts-
gebiet geworden mit vielen Giga-Operationen pro Bild
und entsprechendem Zeit- und Energiebedarf.

Als die Automobilindustrie 1986 eine Kamera mit
einer Dynamik von 1 Mio.:1 und 1.000 Bildern pro Se-
kunde als Entwicklungsziel vorgab, musste eine neue
Losung in Silizium gefunden werden. Die Erfindung
1992, einen MOS-Phototransistor unterhalb seiner
Schwellenspannung wie in Abbildung 7 zu nutzen, wo
die Drain-Source-Spannung der perfekte Logarithmus
des Foto-Stroms iiber viele Dekaden ist, fithrte zum
HDRC-Sensor, der bis heute uniibertroffen ist [16].
Schon 1998 konnten mit einem HDRC-Bildsensor bei
konstanter Blende mit 10bit Output/Pixel ein Video der
Sonnenfinsternis mit absoluter Helligkeit aufgenom-
men werden. Der Stand 2015 ist ein Mega-Pixel-Sensor
mit einem Dynamikbereich von Imlux bis 10klux,
10Mio. zu 1. Der 10-bit Ausgang eines HDRC-Pixels
bietet eine Kontrastauflosung besser als 1% iiber >3
Dekaden Luminanz, dhnlich dem menschlichen Auge,
womit der HDRC-Sensor nicht nur bereits bei der
Acquisition eine etwa 4-fache Kompression der Pixel-
daten gegeniiber den iiblichen CMOS-Sensoren, son-
dern auch in der Bildverarbeitung, -iibertragung und
-wiedergabe weitere GroBenordnungen an Datenkom-
pression dank der Verwandtschaft zum menschlichen

High-Dynamic-Range CMOS Pixel:
The output voltage of M1 is the log of
the photo current.

It tracks the photo current continuously
over 8 orders-of-magnitude:

Random access to the optical flux
anytime!!

Abbildung 7. Das Pixelelement des hochdynamischen CMOS-
Bildsensors. PMOS-Ausfithrung in der n-Wanne. Schaltbild und
Querschnitt.

Sehsystem (HVS) im Vergleich zum unnatiirlichen
linearen Bildsensor aufweist.

Natiirlich ist die HVS-nahe Bildsensorik besonders
kompatibel mit Neurocomputing, sodass eine ganzheit-
liche Sicht der Bildgewinnung und -verarbeitung hier
grof3e Potentiale fiir Fortschritt bietet.

IX. FAZ1T: ENERGIE PRO BILD

Selbst wenn wir den Schritt von Nanometer pro
Transistor zu Femtojoule / Operation als neue Strategie
vollzogen haben, um eine Energiekrise zu vermeiden,
sehen wir nicht umfassend genug voraus. Das hohe
erreichte Integrationsniveau ermoglicht und fordert,
dass wir ganzheitlich vom Input bis zum Ergebnis
entwickeln. Da Video der bit- und energiehungrigste
Teil der Digitalisierung und des Internet ist, muss unser
Fokus sein, die Energie pro Bild konsequent und um
GroBenordnungen zu verbessern. Hier ist eine Liste
wesentlicher Innovationsgebiete:

o HDRC log. Bildsensorik

« Neuro-Computing

e Niedervolt-DTG Schaltungstechnik

« Digitaler Rechenschieber

o 3D Integration (Ch.3 in [8])

o Energie-autonome Chips (Ch.19 in [8]).

Mit der synergetischen Entwicklung dieser Techno-
logien kann die Energie pro Bild in 10 Jahren um
drei Groflenordnungen gegeniiber dem heutigen Stand
verbessert werden. Damit wird nicht nur eine Energie-
krise mit Stagnation vermieden, sondern nachhaltiges
Wachstum der Informations- und Kommunikations-
technik ermoglicht.
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Implementation and Testing of a FPGA Based
Sigma Delta Analog to Digital Converter

Martin Knauer, Jorg Vollrath

Abstract—In this work a 10-bit sigma-delta analog to
digital converter was implemented using only a NEXYS
3 FPGA board in combination with some passive com-
ponents. In addition, a simple R2R digital to analog
converter was implemented, which allowed testing the
ADC with synchronous digital signals produced by the
FPGA. INL and DNL was measured for both devices.
The overall setup revealed a SNR of 33.8 dB with an
ENOB of 5.3 bit. But with some minor adaptations (e.g.
compensation of an offset error) a resolution of up to 8
bit can be achieved. It was shown that with such a simple
approach a fully functioning sigma-delta analog to digital
converter can be built.

Index Terms—Sigma-Delta Converter,
FPGA.

R2R DAC,

I. INTRODUCTION

Sigma-delta (3-A) analog to digital converters are
very popular in industry. They provide high resolution
for low-price production costs [1]. Furthermore, the
basic structure is relatively simple and can easily
be implemented in nano-CMOS processes [2]. This
makes sigma-delta ADCs ideal for applications such
as industrial sensing, audio, and narrow bandwidth
radio frequency devices. In this work, a real sigma-
delta ADC was realized with a NEXYS 3 FPGA board
(Digilent) and some passive components. Furthermore,
the FPGA board in combination with a self-made 10 bit
R2R DAC was used to generate clock-synchronous
analog signals to test and observe the limits of the
DAC. The goal was to test and verify the implemented
ADC and show possibilities and limits of such an
approach by only using relatively simple hardware.

II. THE SIGMA-DELTA TOPOLOGIE

The main principle of an ordinary Ist-order »-A
converter is based on oversampling, where the internal
sampling rate is much higher than the maximum fre-
quency of the analog input signal. The oversampling
rate (OSR) is thereby defined as the quotient of the
internal clock rate and the input bandwidth. The input
voltage is summed with the output of a feedback loop
first and is then connected to an integrator. A compara-
tor outputs a logic 1 if the integrator output is greater
than, or equal to zero volts and otherwise it outputs a
logic 0. By using a 1-bit DAC, the digital output is then

Martin Knauer, martin.knauer @hs-kempten.de,
Jorg Vollrath, joerg.vollrath@hs-kempten.de
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generator | ! Sinc2

filter
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Figure 1. Structure of the sigma-delta analog to digital converter.

Figure 2.

Schematic of the R2R digital to analog converter.

fed back to the summing node and subtracted from the
input signal. This is repeated according to the OSR,
which increases the accuracy of the converted signal
[2]. The resulting bit-stream is then representing the
input voltage and is subsequently digitally filtered to
produce a slower stream of multi-bit samples [3].

In Figure 1 the structure of the ADC can be seen.
The two resistors must match so the gain of the
modulator is unity. The capacitor acts as integrator [4].

III. IMPLEMENTATION

To get an analog signal (without use of an expensive
signal generator) which is both precise and in sync with
the sampling of the ADC, a digital signal is produced
by the FPGA and converted by a DAC.

A. 10 bit R2R DAC

For the DAC, a simple R2R converter was built. It
is basically a voltage divider consisting of resistors
of 1k and 2k). The schematic and the finished
structure can be seen in Figure 2 and 3. Here it
is important to note that the resistors are precise,
especially for the higher order bit, to get a sufficient
resolution.

B. Sigma-Delta ADC

The schematic of the passive components of the
Sigma Delta Converter can be seen in Figure 4. Here
VAWG? is the reference voltage for the comparator
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Figure 3. Structure of the R2R digital to analog converter.
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Figure 4. Schematic of the passive components of the Sigma Delta
Converter.

on the FPGA, contact INN. VAWG] is realized by a
digital signal generated on the FPGA which is then
converted by the R2R DAC.

The Value of C1 and R2 can be calculated as:

22B
FSs

0.72

2
72 < g

An oversampling rate of 2048 and an input band-
width of 6.25 kHz was chosen. This leads to an
effective number of bit (ENOB) of around

30log(OSR) — 5.17 + 1.76

ENOB =
6.02

~ 15.94

IMPLEMENTATION AND TESTING OF A FPGA BASED
SIGMA DELTA ANALOG TO DIGITAL CONVERTER

R1/R2 and Cl1 were then set to a resistance of
100k€2 and a capacitance of 22 pF. The 1-bit DAC is
realized on the FPGA which gives an analog voltage
on Pin ND connected to the summation node. Pin INP
is the second input for the comparator.

The digital bit-stream is then fed to a SINC2 filter
with 26 bit. It is important that the word length is long
enough and that the filter is of second order (for a 1st
order modulator). Since the serial interface has only
38400 baud-rate and the conversion can be faster, a
dual port RAM buffer (Inst_RAM) was implemented
with a size of 2WBUFFER = 16k with 16-bit output
values taken from the upper bit of the SINC2 filter
output.

A UART is used to stream a serial output of data to
the USB port. The serial interface streams a new line
for each output data word in hexadecimal.

IV. ANALYSIS
A. Testing the R2R DAC

The R2R DAC was tested with an Electronic Ex-
plorer Board (Digilent). A digital signal was generated
and connected to the inputs of the converter and the
analog output was then measured by the internal oscil-
loscope of the board. Since the oscilloscope has only
a limited resolution of 10 bit, multiple measurements
were conducted using a preamplifier. In this way,
eleven measurements with a voltage range of 300 mV
each were done to cover the whole 3.3 V output range.
The testing was done with a relatively slow ramp
signal and the resulting measured values were analyzed
afterwards. Thereby, the first 10 values of each code
were omitted to avoid influences of the settling time.
The remaining values of each code were averaged and
the DNL was calculated as:

Vout (1) — Vout (i — 1) — LSB

LSB

DNL(i) =

INL is computed by summing all DNL values up to
the current code. In Figure 5 the values of DNL and
INL can be seen.

In the resulting data, there is a unique pattern which
can be seen best in the INL graph: the data points
are quite continuous at the y axis but after a constant
number of codes the values are jumping. By counting
these data clusters, we get 11 sets (first “jump” is at
code 93, second one at around 186 and so on). This
cannot be explained by inaccuracies of the resistors
because then the jumps have to be located at a code
position of 2 to the power of N (where N is between
1 and 9) or a combination of these positions if several
resistors are imprecise.

A reasonable explanation for this pattern is a static
gain error of the preamplifier of the oscilloscope.
Having this in mind, the data values should look even
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Figure 5. DNL and INL of the 10-bit R2R converter.

better in reality (without the measuring error) and if we
assume that the values of INL (which are now above 1)
are actually within 1, we get a DAC with a resolution
of 9bit.

B. Testing the Sigma-Delta ADC

For the analysis, Python in combination with the
modules NumPy/SciPy and MatPlotLib were used. The
measurement was done with a digital ramp signal with
a frequency of around 2 Hz. This was chosen to have
at least one complete ramp fitting in the 16k data
words stored in the internal RAM buffer. The digital
signal was then converted by the DAC and afterwards
converted back to a digital signal by the ADC. The
output values were analyzed with a histogram test.

An array with 1024 entries was computed, represent-
ing the 1024 codes of the 10-bit converter. Afterwards,
the number of occurrence was determined. With these
numbers of occurrences, the values for DNL can be
calculated as:

N; — N
DNL, = 2 AVG
Nava

INL is then calculated as:

INL; =INL;_y + DNL;

DNL and INL can be seen in Figure 6.
The values of DNL are all within £2, which is really
good considering the R2R DAC only has a resolution
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Figure 6. DNL and INL of the sigma delta converter.

of around 9 bit. INL is, however, with values between
+5 more diverse. This would mean a loss of 3-4 bit.
But with some minor adjustments this could surely be
improved.

To determine the signal to noise ratio and ENOB, a
FFT of a sine signal measurement was performed. To
avoid bleeding effects, it is beneficial to use a whole
number of sine periods for the FFT. In this way, it is
not necessary to apply windowing.

Furthermore, the number of periods should be a
prime number. Otherwise, the signal is sampled at
exactly the same points for multiple sine periods. In
our case 43 sine periods were taken.

In Figure 7, the sine signal is shown in time- and
frequency domain. The signal frequency is represented
by the first peak of the FFT (around 43 Hz with a
magnitude of 53.95 dB). Particularly noticeable are the
high magnitudes of the harmonics. They are at around
86 Hz (16.04dB), 129 Hz (11.47dB) and so on, which
leads to a total noise magnitude of 20.17dB. By the
following two equations the Signal to Noise ratio and
ENOB can be calculated:

SNR = 20log (fog’“”> dB

ef f,noise
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Figure 7. Converted sine signal in time- and frequency domain.

SNR —1.76dB

ENOB = — 5518

The SNR can be determined as 33.78 dB which leads
to an ENOB of only 5.3 bit. The harmonics are most
likely caused by an offset error. If we assume that
those harmonics are caused by such an offset, which
could be compensated without much effort, the SNR
can be increased drastically. For example, if the first ten
harmonics are ignored for the noise floor calculation,
the SNR is at around 50 dB. This leads to an increased
ENOB of 8 bit.

V. CONCLUSION

The sigma delta ADC built with the NEXYS3 FPGA
board was a success. Although the resolution is not per-
fect yet, it could be improved to 8 bit with some minor
adaptations. Even with limited time and equipment, it
was possible to build and test a fully functioning sigma
delta analog to digital converter.
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FPGA Implementierung eines skalierbaren,
seriellen Radizier Algorithmus

David Schall, Norbert Reifschneider

Zusammenfassung—Dieser Beitrag beschiiftigt sich
mit der Hardware-Implementierung eines Algorithmus
zur Berechnung der Quadratwurzel aus sehr grofien
Biniirzahlen. Beim vorliegenden PLD-Entwurf wird auf
eine skalierbare, serielle VHDL-Modellierung gesetzt.
Dadurch ist es moglich, mit verhiltnismiBig wenig Hard-
wareaufwand selbst aus Zahlen mit mehreren tausend
Bitstellen die Wurzel zu berechnen, ohne dabei an Takt-
grenzen zu stoflen.

Schliisselworter—FPGA, Radizieren, Hardware, Algo-
rithmus.

I. EINLEITUNG

Bei kryptographischen Verfahren wie der RSA-
Verschliisselung werden sehr groe Primzahlen ver-
wendet, um einen ausreichenden Schutz zu gewéhren.
Beim RSA-Verfahren ist das Brechen des Schliissels
dquivalent mit der Faktorisierung eines Produktes aus
zwei sehr grofen Primzahlen. Um bei steigender Re-
chenleistung und moglicherweise neu entwickelten Al-
gorithmen zur Faktorisierung auch in Zukunft diese
Sicherheit zu gewihrleisten, werden immer groflere
Primzahlen benétigt. Es gibt verschiedene mathemati-
sche Verfahren, um eine gro3e Primzahl zu finden, z.B.
den Rabin-Miller oder den AKS Algorithmus. Beide
Verfahren haben Vor- und Nachteile, auf die an dieser
Stelle nicht weiter eingegangen werden soll.

Die aktuelle Forschungsarbeit von Prof. Dr. Nor-
bert Reifschneider beschiftigt sich mit einem neuen,
kombinierten Verfahren zur Findung bzw. Verifikation
gefundener Primzahlen. Insbesondere sollen die be-
reits in PC-Assembler entwickelten, software-basierten
Verfahren durch wesentlich schnellere Hardware-
Implementierungen ersetzt werden.

Der folgende Beitrag befasst sich mit der Umsetzung
einer einzelnen mathematischen Operation, die im
Rahmen des neuen Verfahrens benétigt wird, namlich
dem Ziehen der Quadratwurzel. Dazu wird in Ab-
schnitt II.A als erstes auf die Herleitung des Algorith-
mus eingegangen, der als Grundlage fiir die Hardware-
Implementierung genutzt wird, bevor in Abschnitt II.B
dieser durch ein Rechenschema abgebildet wird. In
Kapitel III wird erldutert, wie die einzelnen Schritte
des Rechenschemas durch Hardware umgesetzt werden

David Schall (david-schall@web.de) war Student der Hochschule
Heilbronn.

Norbert Reifschneider (norbert.reifschneider @hs-heilbronn.de) ist
Professor an der Hochschule Heilbronn, Fakultit fiir Mechanik und
Elektronik.

und welche Besonderheiten sich durch die serielle
Arbeitsweise ergeben. Abschlielend werden die Ergeb-
nisse beurteilt, die die Implementierung liefert.

II. RADIZIER ALGORITHMUS

Fir das Berechnen der
es verschiedene mathematische Ansidtze. Die
geldufigsten, wie z.B. das Heron-Verfahren [1],
stellen Niherungsverfahren dar. Der Vorteil dabei
ist, dass diese sehr schnell ausreichend genaue
Ergebnisse liefern konnen. Allerdings ist durch
die den Verfahren zugrunde liegende Rekursion
nicht genau determiniert, wann die gewiinschte
Genauigkeit erreicht wird. Diese Eigenschaft sowie
die Notwendigkeit des Festlegens eines geeigneten
Startwertes machen diesen Ansatz ungiinstig fiir die
Ausfithrung in Hardware. Auflerdem muss beachtet
werden, dass es sich in diesem speziellen Fall bei den
Operanden um sehr grofe Zahlen handelt, bei denen
jede weitere arithmetische Operation eine deutliche
Auswirkung auf die Berechnungsdauer bedeutet.

Ein weiterer Ansatz leitet sich aus den binomischen
Formeln ab und wird auch beim schriftlichen Wur-
zelziehen verwendet. Da bei diesem Ansatz keine der
Nachteile eines Naherungsverfahrens auftreten, eignet
es sich besser fiir den vorliegenden Anwendungsfall.
Weiterhin konnte der Algorithmus im Rahmen der
vorliegenden Arbeit so weit optimiert werden, dass er
mit einer einzigen Subtraktion pro Zyklus auskommt.

Quadratwurzel gibt

A. Ansatz des Radizier Algorithmus

Der Ansatz fiir den Algorithmus liegt darin, jede
Dezimalstelle einzeln und unabhédngig voneinander zu
betrachten. Das bedeutet, eine Zahl mit zwei Ziffern
AB kann auch als 10 - a + b dargestellt werden. Wenn
nun von dieser Zahl das Quadrat berechnet werden soll,
ergibt sich dabei die erste binomische Formel [2].

(10a + b)? = 100a* + 20ab + b* (1)

10a + b = 1/100a2 + 20ab + b2 2)

Da nicht eine Vorschrift fiir das Quadrieren, sondern
eine fiir die Wurzelberechnung gesucht ist, wird die
Formel umgestellt wie in (2). Zu erkennen ist, dass
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sich der Radikand somit aus drei Komponenten zu-
sammensetzt, ndmlich zwei quadratischen und einem
linearen.

Die Idee des Verfahrens ist nun, die einzelnen Teile
nacheinander zu berechnen und dann stellenrichtig
vom Radikanden abzuziehen. Begonnen wird dabei mit
dem groBten Teil 100 - a?. Dafiir wird zunichst der
Radikand durch 100 geteilt und dann innerhalb des
entstehenden Quotienten die groBtmogliche Quadrat-
zahl ermittelt. Im Beispiel (3.1) ist 52 = 25 die groBte
quadratische Zahl, die noch kleiner als 31 ist. Somit
wurde a mit 5 und der erste Teil von (2) mit 2500
bestimmt. Dieser Teil wird vom Radikanden subtra-
hiert, damit b berechnet werden kann. Der entstehende
Restradikand soll nun den anderen beiden Teilen der
binomischen Formel 20ab-+b? entsprechen. Dafiir wird
im folgenden Schritt bestimmt, wie oft 20a¢ in den
Restwert unter der Bedingung passt, dass 20ab + b2
nicht groBer als der Restwert wird. Im Beispielfall (3.2)
wird 6 fiir b ermittelt und ist damit die Einerstelle der
Waurzel (50 + 6)? = 3136.

V3136 = 56

—25 —100a® = —2500 @(3.1)
636 636 _ 836 5y (3.2)
20a 100
—636 636 > 20ab + b> = 636 v 3.3)
0

Der vorangegangene Ansatz bezog sich auf Zahlen
mit lediglich zwei Stellen. Jedoch kann dieser fiir
Zahlen mit mehr Stellen erweitert werden. Siehe dazu
Formel (4).

(100a + 10b + ¢)? )

100242 4 2000ab + 10%b?

= 5
+ 200ac + 20bc + ¢? ®)

(100a)?
= +2-(100a) - 10b + (10b)? (6)

+2-(100a + 10b) - ¢ + ¢

Die Umstellung, die in Formel (6) vorgenommen
wurde, 1dsst ein Schema erkennen. In jeder Zeile wird
eine neue Stelle der Wurzel ermittelt. Dafiir ist es
notwendig, den bisher errechneten Wurzelwert wgp,
und den Stellenwert zu beriicksichtigen. Allgemein
formuliert ldsst sich dies mit (7) darstellen:

2wkt - Stellenwert,, - n + n? @)
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6 91,69 =263
6 6] 91,69
4 4
291 _ 291,69
s 276

15 69 1569

-15 69 1569

Abbildung 1. Beispieldarstellung des gleitenden Rechenfensters.

n entspricht dabei der nidchsten Wurzelziffer. Diese
Vorschrift gilt auch fiir den ersten Schritt, da in diesem
Fall wg gleich Null wire.

B. Rechenschema

Aus dem Ansatz wurde ein Rechenschema entwi-
ckelt, das wie folgt aufgebaut ist:

1 Radikand, vom Komma aus, in Blocke mit je
zwei Dezimalstellen aufteilen.

2 Im Block mit dem hochsten Stellewert beginnen
und dort die grofte Quadratzahl suchen, die in
den Wert passt. Die Wurzel dieser Zahl bildet die
hochste Stelle des Ergebnisses.

3 Die Quadratzahl vom Zweierblock subtrahieren.

4 Dem Rest den nichsten Zweierblock des Radi-
kanden anhingen. Im Weiteren wird dieser Wert
7 genannt.

5 Diesen Wert durch 20 und den bisher errechneten
Wurzelwert w,y; teilen.

6 Wenn das abgerundete Ergebnis n die Bedingung
20 - Wyt - 1 4+ n? < r erfiillt, ist n die nichste
Ziffer des Wurzelergebnisses. Falls nicht, muss
Schritt 4 und 5 mit einem niedrigeren Wert fiir
n versucht werden.

7 Sobald die Bedingung erfiillt ist, wird 20 - wg -
n +n? von r subtrahiert.

8 Die Schritte 4 bis 7 werden so oft wiederholt,
bis die Wurzel gezogen wurde.

Wie aus der Herleitung zu erkennen ist, sind
wihrend jedes Zyklus immer nur zwei weitere Stellen
des Radikanden zu beachten. Diese Erkenntnis wird im
Rechenschema in der Form genutzt, dass mit einem
gleitenden Rechenfenster gearbeitet wird. Anstatt die
Berechnungen mit dem originalen Stellenwert durch-
zufithren, wird dieses Fenster in jedem Zyklus um zwei
Stellen verschoben, wie in Abbildung 1 dargestellt.
Damit vereinfacht sich der Stellenwert,, aus (7) zu
einem konstanten Multiplikationsfaktor von 10:

QWaps - 10 - n 4 n? (8)
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C. Radizieren im Bindrsystem

Da die Computerwelt mit dem Binirsystem arbeitet,
muss das in B. beschriebene Rechenschema an dieses
System angepasst werden. Der Unterschied zwischen
dem dezimalen und dem bindren System besteht be-
kanntlich aus dem Wertebereich von lediglich O bis
1 beim bindren System und den Stellenwerten jeder
Ziffer mit Potenzen von zwei.

Beim Wechsel in das Binidrsystem dndert sich der
binomische Ansatz (1) zur Formel (9) und die Rechen-
vorschrift (8) im Rechenschema zu (10).

(2a +b)* = 4a® +2-2a - b + b )

QWapt - 2 -1+ n? (10)

Das restliche Schema verdndert sich zwar nicht,
allerdings ergeben sich einige Vereinfachungen. Zum
einen kann die Multiplikation mit vier durch eine
Verschiebung um zwei Bitstellen nach links ersetzt
werden und n? durch n.

Weiterhin kann das Suchen eines geeigneten n in
den Schritten 6 und 7 durch einen einfachen Versuch
mit n = 1 ersetzt werden. Falls die Priifung nicht
erfolgreich war, muss n Null sein:

(Wart € 2)-n+mn |

n € [0;1] (11)

III. IMPLEMENTIERUNG DES ALGORITHMUS
A. Software Algorithmus

Um das in I beschriebe Rechenschema mithilfe
eines Rechners auszufithren, muss dieses in einen
Software Algorithmus umgesetzt werden. Abbildung
2 stellt den Programmablauf grafisch dar. Darin ist
zu erkennen, dass insgesamt drei Register bendtigt
werden. Eines zum Speichern des Eingangsradikan-
den, ein zweites, den Akkumulator, mit dem die ei-
gentliche Verarbeitung durchgefiihrt wird und zuletzt
noch das Wurzelregister selbst. Dieses Register wird
wihrend der Berechnung als zweites Operanden Re-
gister genutzt, das den Vergleichswert enthilt. Wie
im Vorangegangenen erldutert, wird der Vergleichswert
nach Formel (11) mit n = 1 berechnet. Dies ergibt
die Binarstruktur: WW ... WO01. W ist der aktuelle
Wurzelwert, die letzten beiden Bits ,,01 sind immer
gleich und ergeben sich direkt aus (11). Ist dieser Wert
nun kleiner oder gleich dem im Akkumulator, wird
er vom Radikanden subtrahiert, ansonsten kann die
Subtraktion iibersprungen werden, da (11) mit Null fiir
n Null ergibt. Folglich dndern sich in jedem Zyklus nur
die Bits des aktuellen Wurzelwerts im Register. Diese
werden um eine Stelle nach links verschoben und an
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Radikand laden
Akkumulator auf 0 setzen
Wurzelregister zu 1 setzen

. | Die zwei MSBs des Radikanden
in den Akku schieben

Akku >= Wurzelreg.

Nein
n<=0

v

Fur neuen Vergleichswert
n an die dritte Stelle im
Wurzelreg. einschieben

l—

m=-—mr TOWw

|
Wurzelreg. von Akku abziehen E

Letzter Durchlauf ?

Wurzel 2x nach rechts
schieben
v
Im Wurzelregister steht das
ganzzahlige Ergebnis und im
Akku der Rest

Abbildung 2. Software Algorithmus.

der dritten Stelle wird n eingefiigt: WW ... W01 =
WW ...Wn0l.

Wenn nun allerdings der Algorithmus auf irgend-
einer Plattform umgesetzt werden soll, miissen deren
Eigenschaften beachtet werden. Bei einer fertigen CPU
sind dies vor allem die verfiigbaren Befehle sowie die
Bitbreite der Register. Da es sich bei den benétigten
Befehlen um einfache Vergleichs-, Subtraktions-, und
Schiebebefehle handelt, stellt dies kein Problem dar.

Dafiir ist im vorliegenden Anwendungsfall die Bit-
breite der Register von entscheidender Bedeutung.
Kein General Purpose Prozessor verfiigt iiber Register
mit Bitbreiten von mehreren tausend Stellen, weshalb
die einzige Moglichkeit darin besteht, jede Operation
in mehreren Schritten durchzufiihren (Softwarelosung).
Eine weitere Moglichkeit besteht darin, eine spezielle
Hardware Architektur zu entwickeln, bei der diese
Bitbreiten moglich sind (Hardwarelosung).
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Abbildung 3. Gesamtiibersicht der Hardware Implementierung.

L Akkumulator

(Minuend/Ergebnis)

Abbildung 4. Serieller Subtrahierer des Radizier Algorithmus.

B. Hardware Umsetzung

Fiir die Umsetzung des Algorithmus in Hardware
kann die Aufgabe grob in zwei Funktionsblocke un-
terteilt werden. Erstens einer Steuereinheit, die iiber
die Steuerung der einzelnen Operationsschritte den
eigentlichen Algorithmus abbildet. Zum anderen die
Verarbeitungskette, die die notwendigen Operationen
wie Subtraktion, Vergleich und Verschiebung ausfiihrt.

1) Subtraktion: Da Bitverschiebungen in Hardware
sehr einfach durch serielle Schieberegister realisiert
werden konnen, besteht die Hauptaufgabe der Ver-
arbeitungskette im Vergleichen und Subtrahieren des
Wurzelregisters und des Akkumulators. Ein Vergleich
wird mit einem Prozessor ebenfalls mit Hilfe einer
Subtraktion realisiert, bei der das Ergebnis verworfen
und nur die Status Flags im Condition Code Register
entsprechend gesetzt werden. Damit bleibt als einzige
arithmetische Operation die Subtraktion, die es zu
implementieren gilt.

Das Hauptproblem bei der Subtraktion beziehungs-
weise Addition ist, dass fiir die Berechnung einer
Bitstelle stets auf das Carry-Bit der vorrangegangenen
Stelle gewartet werden muss. Diese Zeit ldsst sich aus
der Gatterlaufzeit der ersten Addierstufe g berechnen
sowie der Durchlaufzeit des Carrys durch jede weitere
Stufe d¢. Fiir die Berechnungsdauer des Bits der Stufe
n wiirde sich damit n - ¢ + dg ergeben, die gewartet
werden muss, bis das Ergebnis sicher verfiigbar ist.
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Bei einer fiir mehrere tausend Bitstellen ausgeleg-
ten Implementierung ist die lineare Abhingigkeit der
Laufzeit von der Zahl der Bitstellen nicht akzeptabel.
In heutigen Prozessoren besitzen die Addierer speziel-
le Schaltungen, die durch zusitzliche Funktionen die
Carry Bits parallel vorherberechnen. Beispiele hierfiir
sind Carry-Select- oder Carry-Look-Ahead Addierer
[3]. Das Problem dieser Schaltungen ist, dass der
Geschwindigkeitsgewinn mit deutlichem Mehraufwand
an Hardware erkauft wird, der bei gro3er Bitstellenzahl
inakzeptabel hoch wird. Zusitzlich tritt eine lineare
Steigerung der parasitidren Kapazititen in Abhingigkeit
von der Zahl der Addierstufen auf.

Eine mogliche Kaskadierung zur Vermeidung der
groBBen Kapazititen wiirde andererseits wieder zu einer
Beeintrichtigung des kritischen Pfades beitragen.

Die einzige Moglichkeit, die fiir diesen speziellen
Anwendungsfall noch bleibt, ist die Implementierung
einer seriellen Architektur unter Einsatz eines seriellen
Subtrahierers. Dieser besteht normalerweise aus drei
Registern fiir Minuend, Subtrahend und Ergebnis, einer
Subtraktionszelle und einer Speicherzelle fiir den Car-
ry. Wie Abbildung 4 darstellt, wurde in diesem Fall das
Ergebnisregister mit dem Minuendenregister kombi-
niert, indem das Ergebnisbit der Subtraktionszelle nicht
in ein weiteres Register gelangt, sondern zuriickgefiihrt
wird. Nach dem Laden der Werte werden pro Takt
Minuend und Subtrahend um ein Bit nach rechts in
die Subtraktionszelle geschoben. Das Ergebnis der
Ein-Bit-Operation wird zuriick in den Akkumulator
geschoben. Der Ubertrag wird in einem Flip-Flop fiir
die nichste Bitstelle gespeichert.

Durch die Serialisierung ergibt sich fiir den kriti-
schen Pfad des Carrys lediglich die Verzogerungszeit
der Subtraktionszelle. Da diese Zeit unabhingig von
der Grofle der Operanden ist, kénnen auch sehr grof3e
Bitbreiten mit derselben Taktfrequenz berechnet wer-
den.
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Ein Nachteil dieser Architektur ist, dass fiir die Be-
rechnung von N Operanden-Bits auch N Takte notig
sind. Diese Tatsache hat zur Folge, dass die Subtraktion
bzw. der Vergleich, der ebenfalls eine Subtraktion
impliziert, die mit Abstand zeitaufwéndigsten Schritte
sind.

2) Vergleich: Im vorliegenden Fall allerdings wird
eigentlich zwei Mal dieselbe Subtraktion ausgefiihrt.
Zuerst beim Vergleich des Akkumulators mit dem
Waurzelregister, im ndchsten Schritt die eigentliche
Subtraktion, falls deren Bedingung erfiillt wurde. Aus
diesem Grund wurde das Design so verdndert, dass nur
eine Operation ausgefiihrt werden muss.

Dazu wird der aktuelle Inhalt des Akkumulators vor
Beginn der Subtraktion in das ,,Accu Shadow‘-Register
(Abbildung 3) kopiert.

Falls der Wert des Wurzelregisters groler war als
der des Akkumulators, was am Status des Carry-Flags
nach der Subtraktion erkennbar ist, wird der Inhalt
des Shadow-Registers parallel zuriickgeladen in den
Akkumulator. Andernfalls wird das Ergebnis direkt als
neuer Restradikand im Akkumulator behalten. Insge-
samt ergibt sich damit eine sehr effiziente Berechnung.

Das Carry-Flag ist in negierter Form auch gleichzei-
tig die nichste Bindrstelle der Wurzel.

Nach einer erfolgreichen Subtraktion (und damit
einer weiteren 1 im Wurzelregister) konnen gleich
mehrere fithrende Stellen im Akkumulator zu 0 gewor-
den sein. Daher ermittelt die Logik wéhrend des Sub-
traktionsvorgangs die Position der nunmehr fiihrenden
1 im Akkumulator. War die Subtraktion erfolgreich,
werden im Wurzelregister so viele Nullen angefiigt,
dass ihre filhrende 1 in der ersten Zweiergruppe des
Akkumulators zu liegen kommt, die nicht Null ist. Auf
diese Weise werden weitere Subtraktionen vermieden,
die nicht erfolgreich sein kdnnen, was eine erneute
Steigerung der Effizienz des Verfahrens bedeutet.

3) Steuereinheit: Um den korrekten Ablauf des
Algorithmus zu steuern, wurde eine separate Kompo-
nente entwickelt, die die einzelnen Hardwaremodule
in den jeweiligen Arbeitsschritten korrekt steuert. Da
sowohl die Serialisierung als auch die im letzten Ab-
schnitt dargestellten Optimierungen die Komplexitit
deutlich erhdhen, wurde diese Steuereinheit in Form
eines Zustandsautomaten realisiert. Abbildung 5 zeigt
die einzelnen Zustinde, die wihrend der Berechnung
durchlaufen werden.

Im Ausgangszustand Wait for Start kann von auflen
auf das Radikanden-, Wurzel- und Rest-Register zu-
gegriffen werden, um die Werte ein- bzw. auszulesen.
Die Implementierung bietet fiir jeden Wert sowohl eine
serielle als auch eine parallele Schnittstelle, um entwe-
der eine Konfiguration fiir schnelles Laden oder eine
fiir weniger Pins zu ermoglichen. Durch Setzen des
Start Signals kann das Radizieren des zuvor geladenen
Werts gestartet werden.

Der Zustandsautomat wechselt daraufhin in den Zu-
stand Find MSB, der aus Optimierungsgriinden ein-

Complete Yes Wait for Start
T
No Start
h 4 A 4
Align Find MSB

Accumulator

!

Prepare
Subtractior

!

Imulate

No aligned YesP

Subtractior A

| N times
A

Do Subtraction |«

Abbildung 5. Vereinfachtes Zustandsiibergangsdiagramm der Steu-
ereinheit des Radizier Algorithmus.

gebaut wurde. In ihm wird der Radikand so lange
verschoben, bis die erste signifikante Stelle an der
linken Seite des Eingangs-Register ausgerichtet ist.
Dadurch werden bei Werten, die nicht die volle Bit-
breite besitzen, unndtige Subtraktionszyklen mit den
fiihrenden Nullen eingespart.

Im nichsten Zustand Prepare Subtraction werden
die beiden Most Signifikant Bits (MSBs) aus dem
Radikanden-Register in das Arbeitsregister verscho-
ben. Weiterhin wird dem aktuellen Wurzelwert, der zu
Beginn Null ist, die Bitfolge 01 als LSBs angehingt
und in das Wurzelarbeitsregister geladen. Diese Ope-
ration entspricht der Umsetzung der Formel (11).

Um die Subtraktion je nach Vergleichsresultat wie-
der riickgiingig machen zu kénnen, wird im Zwischen-
schritt Save Workregister das Arbeitsregister gespei-
chert.

Die Subtraktion wird dann im Zustand Do Subtrac-
tion ausgefiihrt, indem Akkumulator und Wurzelar-
beitsregister bitweise in die Subtraktionszelle gescho-
ben werden. Das Ergebnis gelangt direkt zuriick in den
Akkumulator. Dieser Zustand bleibt N Takte bestehen,
entsprechend der Anzahl der Bitstellen.

Im letzten Schritt des Zyklus Finish Subtraction
wird der Status des Carry-Flags ausgewertet. Ist dieses
gesetzt, wird eine Null in das Wurzelregister geschoben
und der zwischengespeicherte Wert des urspriinglichen
Radikanden zuriick in den Akkumulator geladen. An-
dernfalls wird das Ergebnis im Akkumulator belassen
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und eine Eins als neue Wurzelstelle gesetzt. Zusitzlich
wird in diesem Schritt tiberpriift, ob der Radikand
vollstindig verarbeitet wurde. Entsprechend wird ein
neuer Zyklus gestartet oder mit dem Ready-Signal die
abgeschlossene Radizierung signalisiert.

Da Primzahlen nur ganzzahlige Werte haben konnen,
werden vom vorgestellten Design auch nur ganzzahlige
Werte berechnet. Damit ist der Radikand vollstindig
verarbeitet, sobald der Subtraktionszklus mit den letz-
ten beiden Stellen beendet wurde. Der moglicherweise
auftretende Rest verbleibt im Akkumulator und kann
von dort ausgelesen werden.

Im Falle, dass die Berechnung noch nicht abge-
schlossen ist, wird nicht direkt mit einer neuen Sub-
traktion gestartet, sondern zuvor in einen weiteren
Optimierungszustand Align Accumulator gewechselt.
In diesem wird die zuvor beschrieben Ausrichtung
des Akkumulators an das Wurzelregister durchgefiihrt,
indem so lange zwei Bit des Radikanden in den Akku-
mulator und Nullen in das Wurzelregister geschoben
werden, bis in beiden Registern die fithrenden Einsen
im selben Zweierblock stehen. Falls wihrend des Vor-
gangs die letzten Bits des Radikanden eingeschoben
werden, bevor die Register ausgerichtet sind, muss
auch keine Subtraktion mehr ausgefiihrt werden und
die Berechnung ist beendet.

IV. GESAMTSYSTEM

Abbildung 3 zeigt die finale Gesamtstruktur der
Schaltung. Der Radikand wird in ein eigenes Register
geladen, aus dem pro Zyklus zwei weitere Bits im
Akkumulator verarbeitet werden. Da fiir diese Anwen-
dung nur die Berechnung ganzzahliger Werte gedacht
ist, kann auch ein Rest entstehen. Dieser befindet sich
nach dem Radizieren im Akkumulator. Die Wurzel
wird im Root Register erzeugt, indem nach der Sub-
traktion das Carry-Flag negiert als neues LSB einge-
schoben wird. Zu Beginn eines neuen Zyklus wird der
neue Wurzelwert ins Root Work Register kopiert.

A. Bitbreite

Wie aus der Beschreibung des Algorithmus in Ab-
schnitt II hervorgeht, werden pro Zyklus immer zwei
Bit des Radikanden verarbeitet, um ein Bit der Wurzel
zu generieren. Damit bendtigen die Wurzelregister und
Schnittstellen nur die halbe Bitbreite des Radikanden.

NWuTzel = NRad/2 (12)

Fiir die Bitbreite des Restes ist eine Worst-Case
Analyse sinnvoll. Wie aus den Funktionsverldaufen aus
Abbildung 6 ersichtlich wird, ist der Restwert immer
bei einem Maximum, wenn der zu radizierende Wert
um eins kleiner ist als eine Quadratzahl:
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—Wurzel (kontinuierlich)

—Wourzel (ganzzahling)

—Rest

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 2 24
Radikand

Abbildung 6. Kontinuierliche Wurzelfunktion sowie ganzzahlige
Funktionen der Wurzel und des Rests.

a>—1=(a—17>+r (13)

r=2-(a—1) (14)

a entspricht der Wurzel einer Quadratzahl, » dem
gesuchten Rest. Durch die Gleichungen (13, 14) ergibt
sich fiir das Maximum, dass dieses immer genau
doppelt so grof} ist wie der Wurzelwert, womit der
Restwert maximal eine Binirstelle mehr benétigt als
die Wurzel:

NRest:NRad/2+1 (15)

B. Berechnungsdauer

Die Bitbreiten des Radikanden haben auch direk-
te Auswirkung auf die Berechnungsdauer, denn wie
bereits erldutert, ist die Subtraktion die mit Ab-
stand zeitaufwindigste Operation. Um das Wurzel-
Arbeitsregister vollstindig vom Akkumulator zu sub-
trahieren, werden Nyy,,.c; + 2 Takte n, benotigt.

Hinzu kommen noch drei Takte fiir die Zustinde
zum Laden, Sichern und Auswerten der Operanden.
Da immer zwei Bit innerhalb eines Zyklus verarbeitet
werden, sind insgesamt Np,q/2 Subtraktionen notig,
womit sich fiir die Gesamtberechnungsdauer Formel
(16) ergibt:

NRa NRq
ndk—( ’2”+5>. = (16)

Allerdings besitzen die Radikanden nicht immer
die volle Bitbreite der Implementierung. Ohne den
Zustand Find MSB wire die Berechnungsdauer un-
abhingig von der Position des MSB im Radikan-
den und rein von der maximalen, implementierten
Bitbreite abhédngig. Durch diesen Optimierungsschritt
ist es moglich, die unndtigen Subtraktionszyklen mit
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Tabelle T
VERGLEICHSTABELLE VERSCHIEDENER IMPLEMENTIERUNGEN.
DIE ANZAHL AN FLIPFLOPS UND LOOKUP TABLES BERUHEN
AUF WERTEN MIT XILINX 7-SERIES FPGAS. FUR ALLE
BERECHNUNGSZEITEN T WURDE MIT EINER TAKTFREQUENZ
VON 100MHZ GEARBEITET. DER FALL RADICAND = 1 IST DER
BESTMOGLICHE FALL. ES WIRD NUR EINE SUBTRAKTION
AUSGEFUHRT, WESHALB AUCH DER FAKTOR 1/2 EINGERECHNET

WIRD.
NRad,1mp 512| 1024 | 4096 | 6144
# FF Lek| 31k| 123k| 18k
#LUT Lik| 24k| 83k| 12k
Neik | {Radicand = 1} 516 1028 | 4,1k| 6,1k
| { e 5.16ps | 10.3ps | 4lps | 61,5us
new | {NRad - M} 168k | 664k | 1,IM| 2.36M
N _ Rad Imp
t| { R“fd 100MHz 168us | 664us | 10,5ms | 23,7ms
netk | {NRad = NRad, Imp} 33k | 132k | 2,IM| 47M
t| {NR‘;_d::lgI?V}‘;llemp} 334ps | 1,32ms | 21ms | 47ms

nicht signifikanten Stellen zu iiberspringen. Aufgrund
der Zweibit-Verschiebung werden zum Ausrichten des
Radikanden [(Ngad,rmp — Nraa)/2] Takte bendtigt.
Fiir die Berechnungsdauer mit Optimierung lédsst sich
damit Gleichung (17) herleiten:

NRad NRad
Nelle = ( 9 —|—5>' 9

+ [(NRad,1mp — NRaa)/2]

a7

Durch den zweiten Optimierungsschritt Align Ac-
cumulator ist eine zusitzliche Reduktion der Berech-
nungsdauer moglich. Allerdings ist diese Effizienzstei-
gerung rein vom Radikandenwert abhéngig und kann
nicht durch eine Formel dargestellt werden. Durch
Langzeitversuche mit Zufallszahlen lie} sich ermitteln,
dass im statistischen Mittel noch einmal die Hilfte
an Subtraktionen durch diese Optimierung eingespart
werden konnen:

1 NRad JImp NRad
. = - ———>= 4+5]-
Nelk =3 < + 9 (18)
+ [(NRad Imp — NRad)/ﬂ
1 1
Mok 57 NRrad, 1mp * NRad (19)

Bei sehr grofen Bitbreiten kann Formel (19) fiir
eine grobe Approximation dienen. Dabei wird deutlich,
dass der erste Optimierungsschritt zu einer linearen
Abhingigkeit der Berechnungsdauer von der Bitbreite
des zu radizierenden Wertes fiihrt. Die Erhohung der
Implementierungsbitbreite wirkt sich dagegen quadra-
tisch aus. Die zweite Optimierung wird mit dem Faktor
1/2 beriicksichtig.

TECHNIK

V. FAazIiT

Ausgehend von der Problemstellung der Entwick-
lung einer Hardwarelosung zum Radizieren sehr grofer
Zahlen ist eine sehr anwendungsspezifische FPGA-
Implementierung entstanden. Die zu Beginn beschrie-
benen allgemeinen Ansitze wurden so umgesetzt,
dass die Implementierung durch den Einsatz der
GENERATE-Anweisung in VHDL skalierbar ist. Beim
Einsatz entsprechend komplexer FPGAs konnen meh-
rere parallele Strukturen in einem Chip implementiert
werden, von denen jede Bitbreiten von bis zu mehreren
tausend Stellen verarbeiten kann.

Tabelle I zeigt den Vergleich verschiedener Imple-
mentierungen mit einem XILINX Zynq 7020 FPGA.
Zu sehen ist, dass selbst 6k Bit breite Radikanden mit
100 MHz berechnet werden konnen. Bei so groflen
Bitbreiten stellen die Hardware-Ressourcen des FPGAs
die Grenzen dar und nicht die Schaltung selbst. Insbe-
sondere ist die Zahl der bendtigten Flipflops die be-
stimmende Limitierung. Bei 8k Bit groen Operanden
werden bereits mehr als 24.576 Flipflops benétigt. In
einem XILINX Zynq 7020 FPGA (106.400 Flipflops)
konnten daher maximal 4 solcher Komponenten imple-
mentiert werden.

Ferner ist fiir die Zukunft geplant, die Schieberegis-
ter in Form von RAM Bausteinen zu implementieren,
die iiber z.B. 16 Bit breite seriell/parallel-Register be-
schrieben bzw. gelesen werden. Das geht immer dann,
wenn nicht parallel auf die Registerinhalte zugegriffen
werden muss. Im vorliegenden Fall miisste dann auf die
Moglichkeit verzichtet werden, die Daten parallel mit
dem System auszutauschen. Wenn das RAM jedoch
mit einer Breite des Datenbusses ausgestattet ist, die
dem eines zusitzlich implementierten embedded Pro-
zessors entspricht, dann konnten die Daten auf diesem
Wege immer noch sehr schnell transferiert werden.

Inzwischen sind allerdings FPGAs mit weit mehr
als 500.000 Flipflops verfiigbar. Nichstes Zwischen-
ziel des Gesamtprojektes ist der Entwurf eines ,,Gi-
ant Number Numerical Processors®. Dieser soll neben
der hier beschriebenen Wurzelfunktion simtliche ma-
thematische Grundoperationen auf sehr grofle Zahlen
beherrschen und auf Maschinenebene programmierbar
sein. Damit wird es dann moglich, Programme zu
schreiben, die z.B. den AKS Algorithmus direkt ab-
bilden.
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Implementierung von Softcore-Prozessoren
und/oder
weiteren IPs (Intellectual Property) in FPGAs

Artur Werner, Patrick Moser, Elke Mackensen

Zusammenfassung—Die zunehmende Integration von
kompletten Systemen auf einem Chip (System-on-Chip,
SoC) erfordert auch immer die Integration einer Rechen-
einheit bzw. eines Prozessorkerns. Mochte man insbeson-
dere Low-Power-SoC-Systeme entwickeln, z.B. drahtlose
Sensor-SoC-Systeme fiir Anwendungen im Rahmen von
Industrie 4.0, ist die Implementierung eines solchen Pro-
zessorkerns mit hohen Herausforderungen verbunden.
Prinzipiell konnen hierfiir verschiedene Ansiitze verfolgt
werden, ndmlich die Implementierung einer Hardcore-
Prozessor-IP (IP = Intellectual Property) oder einer
Softcore-Prozessor-IP. Im vorliegenden Beitrag wird zu-
nichst auf den derzeitigen Stand der Technik verfiig-
barer Hardcore- oder Softcore-Prozessoren unter den
Randbedingungen der Low-Power-Anforderungen und
der weiten Verbreitung des Cores in industriellen An-
wendungen eingegangen. SchlieBlich werden die Ergeb-
nisse der Implementierung und Evaluierung eines derzeit
frei verfiigharen 16-bit MSP430-kompatiblen Softcore-
Prozessors auf einem Altera-Cyclon-FPGA vorgestellt.
Aus den Ergebnissen wird ein entsprechendes Fazit
fiir die Implementierung von Low-Power-SoC-Systeme
gegeben.

Schliisselworter—FPGA, System-on-Chip, Soft- und

Hardcore-Prozessoren, Intellectual Properties, Low-
Power-SoC-Systeme, CRC, Wishbone.
I. EINLEITUNG

Hochintegrierte =~ System-on-Chip-Systeme (SoC-

Systeme) finden eine immer grofere Verbreitung in
der Industrie. Insbesondere drahtlos kommunizierende
Sensor-SoC-Systeme bilden z.B. die Grundlage fiir die
vielfaltigen Anwendungen im Rahmen von Industrie
4.0 [1, 2] oder medizinischen Anwendungen [3].
Der Entwurf von SoC-Systemen erfordert aber auch
immer die Integration eines Prozessorkerns. Gerade
an den Entwurf von drahtlos kommunizierenden
Sensor-SoC-Systemen, die eventuell auch noch per
Energy-Harvesting betrieben werden sollen, sind
hohe Anforderungen gestellt, die natiirlich auch bei
der Integration eines Prozessorkerns beriicksichtigt
werden miissen [4]. Derartige SoC-Syteme miissen
eher minimalistisch in Bezug auf Energiebedarf,
GroBe und Kosten ausgelegt werden. Hinzu kommen
spezielle Anforderungen an die Integration -eines

Artur Werner, awerner @stud.hs-offenburg.de,
Patrick Moser, patrick.moser @hs-offenburg.de,
Prof. Dr. Elke Mackensen, elke.mackensen@hs-offenburg.de

Prozessorkerns, wie beispielsweise die Anforderung,
dass dies ein in der Industrie weitverbreiteter Core
bzw. ein weit verbreitetes Instruction-Set sein sollte,
um z.B. Standardtools fiir die Firmware-Entwicklung
und das Debugging einsetzen zu konnen.

Prinzipiell konnen drei Ansétze bei der Integration
eines Prozessorcores verfolgt werden:

e Die Implementierung einer Hardcore-Prozessor-
IP. Hierunter versteht man das Vorliegen der
Prozessor- Hardwareblocke in Form eines
vorliegenden Layouts in einer vorgegebenen
Zieltechnologie, z.B. in einer CMOS-180-
nm-Technologie. Bei FPGAs besteht derzeit
der Trend, auf dem FPGA bereist einen
leistungsfihigen Hardcore-Prozessor zu
integrieren. Ein Beispiel ist die Zynq-Familie von
Xilinx  (https://www.xilinx.com/products/silicon-
devices/soc.html) mit einem ARM-Cortex-Kernel.

e Die Implementierung einer Softcore-Prozessor-
IP. Hierunter versteht man das Vorliegen der
Prozessor-IP als synthetisierbarer ,,Software-
Code* in Form einer nachtriglich noch dnder-
baren Hardwarebeschreibungssprache wie VHDL,
Verilog oder einem optimierten, vorkompilier-
ten RTL-Code (RTL = Register Transfer Level).
Softcore-Prozessor-IPs konnen auf beliebige Ziel-
technologien synthetisiert werden.

o Die Entwicklung eines eigenen Prozessorkerns,
wie beispielsweise in [5] beschrieben. Dies ist
sicherlich eine Variante, um einen optimalen Pro-
zessorkern zu entwerfen, hat jedoch verschiede-
nen Nachteile, die dazu fithren, dass dieser An-
satz nicht weiter verfolgt wird: Die Entwicklung
eines eigenen Prozessorcores bedarf auch immer
der Entwicklung und Pflege von den entspre-
chenden Entwicklungswerkzeugen (Programmier-
umgebung, Compiler...), was im Zeitalter sich
permanent dndernder Betriebssysteme nur schwer
zu pflegen ist. Insbesondere wird aber der oben
aufgefiihrten Anforderung nicht nachgekommen,
einen der Industrie weitverbreiteter Core zu im-
plementieren.

Im Abschnitt IT des Beitrags wird zunidchst auf die
Anforderungen an die Prozessor-Integration mit dem
Fokus auf die Entwicklung energieautarker drahtlo-
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ser Sensor-SoC-Systeme eingegangen. Es wird aufge-
zeigt, warum die Variante der Implementierung einer
Softcore-Prozessor-IP gegeniiber der Variante der Im-
plementierung einer Hardcore-Prozessor-IP wesentli-
che Vorteile hat.

In Abschnitt IIT wird auf den Stand der Technik ver-
fuigbarer Softcore-Prozessor-IPs eingegangen, welche
die aufgestellten Anforderungen erfiillen. Auf Grund
der verfiigbaren Softcore-Prozessoren wurde ein 16-
bit MSP430-kompatibler Softcore-Prozessor auf einem
Altera-Cyclon-FPGA implementiert und evaluiert. Da-
bei wurden die folgenden Aspekte untersucht:

o Wie schnell ist es moglich einen solchen Softcore-
Prozessor auf einem FPGA zu implementieren?

o Welche Bestandteile der iiblichen MSP430-
Mikrocontroller-Serien sind durch den Softcore
bereits abgedeckt?

« Welche Moglichkeiten bestehen, den Softcore um
eigene oder auch frei verfiigbare IP-Module zu
erweitern? Die Entwicklung einer beispielhaften
Applikation mit der Implementierung eines eige-
nen CRC-Moduls und eines frei verfiigbaren IP-
Moduls in VHDL zeigen die einfachen Erweite-
rungsmoglichkeiten auf.

o Welche Moglichkeiten der Programmierung und
des Debuggens sind fiir den Softcore-Prozessor
vorhanden?

o Welche Ressourcen werden von der Implementie-
rung im FPGA verbraucht?

In Abschnitt IV wird auf diese Implementierung
und die daraus resultierenden Ergebnisse detailliert
eingegangen.

Zusammenfassend wird auf Grund der Resultate in
Abschnitt V ein entsprechendes Fazit fiir die Ent-
wicklung von insbesondere drahtlosen energieautarken
Sensor-SoC-Systemen gegeben.

II. ANFORDERUNGEN AN DIE
PROZESSOR-INTEGRATION MIT DEM FOKUS AUF
ENERGIEAUTARKE DRAHTLOSE
SENSOR-SOC-SYSTEME

Die wichtigste Anforderung bei Entwicklung draht-
loser energieautarker Sensor-SoC-Systeme ist es, dass
alle Komponenten eine geringe Strom- bzw. Leistungs-
aufnahme besitzen. Diese Anforderung gilt natiirlich
auch fiir den zu integrierenden Prozessorkern.

Um eine moglichst geringe Leistungsaufnahme zu
erzielen, sollten die folgenden Anforderungen erfiillt
sein:

« Fiir drahtlose energieautarke Sensor-SoC-Systeme
ist eine 8-bit- bzw. 16-bit-Prozessor-Architektur
zumeist fiir die Datenverarbeitung ausreichend.

o Die Prozessorarchitektur soll moglichst schlank
sein, um nur die wirklich notwendigen Kompo-
nenten auf einem Chip integrieren zu miissen.
Es soll ein minimaler Logikressourcenverbrauch
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in der entsprechenden Zieltechnologie erreicht
werden.

Des Weiteren sind folgende Anforderungen an die
Prozessor-Integration gerichtet:

o Die Prozessorarchitektur soll eine standardisier-
te Schnittstelle aufweisen, iiber welche weitere
Komponenten hinzugefiigt und angebunden wer-
den konnen.

o Die Prozessorarchitektur soll mit verschiedenen
Zieltechnologien umgesetzt werden konnen. Fiir
einen ersten Test beispielsweise auf einem FPGA
und fiir endgiiltige Applikationen beispielsweise
in einer CMOS-65-nm-Technologie.

o Aus Sicht der Anwendung der drahtlosen Sensor-
SoC-Systeme soll die Prozessorintegration mog-
lichst kostengiinstig sein.

e Der Prozessorkern soll ein in der Industrie weit-
verbreiteter Core sein bzw. ein weit verbreitetes
Instruction-Set aufweisen, um z.B. Standardtools
fiir die Firmware-Entwicklung und das Debugging
einsetzen zu konnen.

o Es soll ein On-Chip-Debugging moglich sein.

Die oben genannten Anforderungen fithren zum
Ausschluss der Implementierung eines Hardcore-
Prozessors. Zum einen weisen diese im Allgemeinen
nicht die notwendige Flexibilitit auf, um die An-
forderung zu erfiillen, dass der Prozessor in einer
minimalen Konfiguration verwendet werden kann, da
diese als tatsdchliches Layout in einer bestimmten
Technologie vorliegen. Zum anderen sind Hardcore-
Prozessoren meist mit entsprechenden Lizenzkosten
verbunden. Ist der Hardcore-Prozessor bereits auf dem
FPGA integriert, so fallen in den meisten Féllen zwar
keine Lizenzkosten an, aber dafiir werden entsprechen-
de Stiickpreise fiir die FPGAs verlangt.

Prinzipiell kommen deshalb fiir die anvisierte
Realisierung drahtloser energieautarker Sensor-SoC-
Systeme nur Softcore-Prozessoren in Frage, auf die
nun im folgenden Abschnitt ndher eingegangen wird.

III. VERFUGBARE SOFTCORE-PROZESSOREN MIT
DEM FOKUS AUF ENERGIEAUTARKE DRAHTLOSE
SENSOR-SOC-SYSTEME

Zu den im Abschnitt IT genannten Anforderungen an
die Prozessoren, sind weitere Vergleichskriterien not-
wendig, um Softcore-Prozessoren miteinander verglei-
chen zu konnen. Die Auswahl der Vergleichskriterien
wurde durch ein Paper unterstiitzt, welches auf der
24. Internationalen ,.Field Programmable Logic and
Applications (FPL)“ Konferenz verdffentlicht wurde
[6]. Im genannten Paper hat eine Gruppe von Ingenieu-
ren, iiber 180 Open-Source-Prozessoren untersucht und
Prinzipien vorgestellt, um einen geeigneten Softcore-
Prozessor auszuwihlen. Die dort aufgefiihrten wich-
tigsten Kriterien fiir einen Vergleich sind [6]:
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o Art der Lizenzierung,
o Befehlssatzarchitektur
(instruction set architecture, ISA),
o Compiler und Assembler,
o sowie Dokumentation.
Fiir diese Arbeit wurden die oben genannten Ver-
gleichskriterien durch folgende Kriterien erweitert:

« Hardwarebeschreibungssprache des Softcores,

« Wortbreite des Prozessors,

o Schnittstelle fiir Erweiterbarkeit

« und Verfiigbarkeit als Open-Source.

Eine wichtige Quelle fiir Open-Source-Prozessoren
ist die Internet-Plattform  OpenCores  (siche
https://opencores.org/). Dort werden Open-Source-
Prozessoren in verschiedenen Entwicklungsstadien
aufgefiihrt: Planung, Pre-Alpha, Alpha, Beta, Stabil
und Ausgereift. Alle Prozessoren die sich vor der
stabilen Entwicklungsstufe befinden, sind fiir einen
weiteren  Vergleich nicht relevant. Prozessoren
die sich bereits im stabilen Entwicklungsstadium
befinden, beinhalten alle vorgesehen Funktionen,
enthalten eventuell kleinere Bugs, sind jedoch
zuverldssig einsetzbar. Bei weiteren Quellen fiir
Softcore-Prozessoren ist nicht notwendigerweise
der Entwicklungsstatus angegeben oder keine
Dokumentation vorhanden, weshalb diese nicht niher
betrachtet wurden und schwerer zu bewerten sind.

Anhand der in Abschnitt II genannten Anforderun-
gen und den in diesem Abschnitt zusitzlich aufge-
fiihrten Vergleichskriterien, wurden iiber 40 Softcore-
Prozessoren in dieser Arbeit verglichen. Das Ergebnis
des Vergleichs ist in Tabelle I festgehalten. Auf einige
der Kriterien soll im Folgenden niher eingegangen
werden.

Wie man der Tabelle I entnehmen kann, gibt es
verschiedene Lizenzmodelle. MicroBlaze, PicoBlaze,
Nios II und der Cortex-M1 stehen unter einer zahlungs-
pflichtigen Lizenz, wobei die Lizenz iiber den Kauf
eines FPGAs erworben wird. Mit Proprietary (deutsch:
firmeneigen, geschiitzt) sind diese Prozessoren Eigen-
tum der jeweiligen Firma.

Fiir Open-Source Projekte stehen verschiedene
Open-Source Lizenzen zur Verfiigung. Die bekanntes-
ten und auch in dieser Tabelle vorzufinden sind:

o General Public License (GPL)

o Lesser General Public License (LGPL)

o Massachusetts Institute of Technology (MIT)

o Berkeley Software Distribution (BSD).

Die GPL-Lizenz gibt vor, wenn ein unter der GPL
lizenziertes Werk vertrieben wird, dieses nur unter
der gleichen Lizenz weiter vertrieben werden darf.
Die LGPL-Lizenz 16st diese Einschrankung. Die MIT-
und BSD-Lizenz gehoren zu den freiziigigen Open-
Source-Lizenzen, mit denen eine Wiederverwertung
von lizenzierten Inhalten erlaubt wird. All die genann-
ten Lizenzen erlauben es, Software auszufiihren, zu
studieren, zu dndern und zu verbreiten.
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Auch bei dem Vergleichskriterium Compiler- und
Assembler ist zu erkennen, dass es verschiedene Vari-
anten gibt. Mit der GNU-Compiler-Collection (GCC)
ist eine Kompiliersammlung gegeben, die in der Lage
ist mehrere Programmiersprachen zu iibersetzen und
wird daher von den meisten Prozessoren benutzt.

Wie bereits in Abschnitt II erldutert, ist eine wichtige
Anforderung die Erweiterbarkeit des Prozessors, um
zusitzliche Komponenten iiber eine moglichst standar-
disierte Schnittstelle anzubinden. Als standardisierte
Schnittstellen sind zum einen die Advanced Micro-
controller Bus Architecture (AMBA) und zum anderen
Wishbone vorzufinden. Beide definieren detailliert, wie
eine Kommunikation zwischen Modulen zu erfolgen
hat. AMBA ist eine Spezifikation von ARM und wird
unter anderem mit ARM-Prozessoren genutzt (siche
https://www.arm.com/products/processores). Wishbone
hingegen ist eine Open-Source Spezifikation und wur-
de durch opencores.org erstellt [7].

Die Entscheidung, welcher Prozessor ausgewdhlt
werden soll, ist ganz davon abhingig, welche An-
wendung beziehungsweise welches System entwickelt
werden soll. Fiir drahtlose energieautarke Sensor-SoC-
Systeme ist wie zuvor aufgezeigt eine 8-bit- bzw.
16-bit-Prozessor-Architektur zumeist ausreichend. Wie
man an der Tabelle I erkennen kann, sind die Pro-
zessoren, die mit einander verglichen wurden farb-
lich markiert. Rot markierte haben zwei oder mehr
Unstimmigkeiten zu den aufgestellten Anforderungen
in Abschnitt II, gelb markierte eine und griine keine
Unstimmigkeit mit den Kriterien. Die griin markierten,
sind Prozessoren mit denen ohne weitere Bedenken ein
System aufgebaut werden kann.

Aus der Tabelle I wird ersichtlich, dass einige
Prozessoren rot markiert sind. Wie zum Beispiel der
miniMIPS Softcore-Prozessor, welcher mit der Num-
mer 16 aufgelistet ist. An diesem, sowie an weiteren
rot markierten Prozessoren, fehlen wichtige Angaben
beziiglich Architektur, Schnittstelle oder Lizenz. Ohne
einer vorhandenen beziehungsweise ausfiihrliche Do-
kumentation konnen notwendige Informationen nicht
sichergestellt und verifiziert werden.

Die Entscheidung fiir einen zu implemen-
tierenden  Prozessor fiel auf den NEO430
(https://github.com/stnolting/neo430), welcher mit

der Nummer 17 in Tabelle I gelistet ist. Die Tatsache,
dass dieser Prozessor auf der MSP430-Architektur
basiert, die insbesondere durch energiesparende
Mechanismen bekannt ist, macht ihn fiir die Nutzung
und Untersuchung sehr interessant.
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Tabelle T
ERGEBNISTABELLE BEIM VERGLEICH DERZEIT VERFUGBARER SOFTCORE-PROZESSOREN.

Down-
Open- load- Dokumen-
Nr. Name Architektur Bits Lizenz Source bar HDL tation Compiler & Assembler Schnittstelle
1 aeMB MicroBlaze 32 LGPL ja ja Verilog GcC ‘Wishbone
2 ARM-compatible core ARMv2 32 LGPL ja ja Verilog GNU toolset Wishbone
3 Atlas inspired ARM ar 16 GPL ja ja VHDL Wishbone
4 Cortex-M1 ARM V6 32 Proprietary nein nein VHDL/Verilog CorLink (AMBA)
5 CPU86 8088 processor GPL ja ja VHDL
6 [E825 RISC-V 32 BSD ja ja VHDL Gcc
7 FPz8 8 LGPL ja ja VHDL ZDS-11 DIE
8 Lattice Micro32 LatticeMicro32 32 Open IP Core ja ja 'VHDL/Verilog ja ‘Wishbone
9 Lattice Micro8 LatticeMicro8 8 Open IP Core ja ja 'VHDL/Verilog ja ‘Wishbone
10 LEON2 SPARC V8 32 LGPL ja ja VHDL ja RCC (RTOS) AMBA
11 LEON3 SPARC V8 32 GPL ja ja VHDL ja BCC AMBA
12 LEON4 SPARC V8 32 ja/mein VHDL BCC AMBA-2.0
13 MAIS 32 CC BY-NC 3.0 ja ja VHDL ja
14 MC8051 8 LGPL ja ja VHDL ja C51 Development Tools
15 MicroBlaze MicroBlaze 32 Proprietary nein nein 'VHDL/Verilog ja PLB, OPB, FSL, LMB, AXI4
16 miniMIPS 32 LGPL ja ja VHDL
17 NEO430 MSP430 16 LGPL ja ja VHDL ja msp430-gee ‘Wishbone
18 Nios II Nios II 32 Proprietary nein nein 'VHDL/Verilog ja Avalon switch fabric
19 OpenFire MicroBlaze 32 MIT ja nein Verilog
20 openMSP430 MSP430 16 BSD ja ja Verilog ja GCcC
21 OpenRISC OpenRisc 1000 32 LGPL ja ja Verilog ja Gce Wishbone
22 OpenSPARC T1 SPARC V9 64 GPL ja ja Verilog ja Solaris Studio
23 PacoBlaze PicoBlaze 8 modified BSD ja ja Verilog ja KCAsm
24 Panda RISC 8 Boost Lizenz ja ja VHDL ja HASM (Assembler)
25 PicoBlaze PicoBlaze 8 Proprietary ja ja VHDL/Verilog ja
26 Plasma MIPS I 32 ja ja VHDL gec-mips-11
27 Propeller 2 32
28 Proteus RISC 16 Boost Lizenz ja ja VHDL ja HASM (Assembler)
29 PULPino RISC-V 32 Solderpad Har ja ja ja
30 Simply RISC S2 Core SPARC V9 64 GPL ja ja Verilog ja GCC ‘Wishbone/AMBA
31 SpartanMC 18 ja ja
32 TG68 68000 CPU 16 LGPL ja ja VHDL
33 Ucore 16 ja ja
34 Zet 1A-32 GPL ja ja
35 ZPUino 32
36  Zylin CPU (ZPU) 32 BSD ja ja VHDL ja Gce

IV. IMPLEMENTIERUNG EINES 16-BIT
MSP430-SOFTCORE-PROZESSORS AUF EINEM
ALTERA-CYCLONE-FPGA

Das Blockschaltbild des fiir eine FPGA-Implemen-
tierung ausgewdhlten Softcore-Prozessors NEO430, ist
in Abbildung 1 dargestellt. Der NEO430 verfiigt iiber
Standard-Komponenten wie Timer, einen Watchdog
Timer (WDT), einer Wishbone-Schnittstelle (WB32),
einer USART-Schnittstelle, GPIOs und einen internen
Bootloader, sowie internen Speicher fiir Programm-
Code und Daten.

Optionale, bereits vorhandene Komponenten sind in
Abbildung 1 mit gestrichelter Umrandung dargestellt.
Dies bedeutet, sie konnen weggelassen werden, um
die Grofe des Systems zu minimieren und um somit
Ressourcen zu sparen. Dies erfolgt iiber die Generic-
Konfiguration im Top-Level-Design der VHDL-Code-
Implementierung. Die Wishbone-Schnittstelle ermog-
licht die Anbindung von zusitzlicher Hardware, wo-
durch ein System perfekt an die Anforderung angepasst
werden kann.

Die bereitgestellten Open-Source-Daten fiir den
NEO430-Prozessor (VHDL-Code, Dokumentatom,
Programmierdateien usw.) sind so aufgebaut, dass
dieser sofort mit einem Test-Setup auf einen FPGA
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geladen und die verschiedenen Fihigkeiten ausgetestet
werden konnen. Die Generierung des C-Programmes
erfolgt iiber ein einziges ,,make“-Kommando und
ermoglicht schnelle Anderungen des Programmes. Mit
dem NEO430 wurde ein Beispielsystem aufgebaut,
welches ein eigen entwickeltes CRC-Modul iiber die
Wishbone-Schnittstelle anbindet.

A. NEO430 im Vergleich zum MSP430

Der NEO430 ist kein MSP430-Klon, sondern eine
komplett neue Implementierung, die jedoch mit der
Instruction-Set-Architektur des MSP430 voll kompa-
tibel ist. Dadurch ist es moglich fiir die Softwareent-
wicklung des NEO40 den msp430-gcc Compiler von
Texas Instruments (TI) zu verwenden. Da es sich bei
dem NEO430 um eine komplett neue Implementierung
handelt, sind diverse Unterschiede mit der MSP430-
Produktlinie von TI vorhanden.
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Abbildung 1. NEO430 Blockschaltbild [8].

Die wesentlichen Unterschiede sind wie folgt [8]:

« Kein Hardware-Multiplizierer.

o Speziell angepasste Speicheradressierung, beno-
tigt das NEO430-Linker- und -Compiler-Skript.

e Nur 4 anstatt 16 Interrupt-Kanile.

o Speicherkapazitit maximal 32 kB fiir das Pro-
gramm und 28 kB fiir Daten.

o FEine Taktdomine fiir den kompletten Prozessor.

o Nur ein Energiesparmodus.

o Wishbone-kompatible Schnittstelle zur Anbin-
dung von IP-Modulen.

o Interner Bootloader mit Text-Interface.

Zwar existieren gegeniiber dem MSP430 deutliche
Unterschiede, jedoch besteht jederzeit die Moglichkeit
den NEO430 durch eigene Module/Komponenten iiber
die Wishbone-Schnittstelle zu erweitern. So konnte
beispielsweise ein fiir die Anwendung optimal ange-
passter Multiplizierer auf dem FPGA erzeugt werden
und itiber Wishbone angebunden werden.

Neben den bereits genannten Unterschieden, gibt es
noch weitere Unterschiede in Bezug auf Komponenten,
die normalerweise in MSP430-Mikrocontroller von TI
enthalten sind und im NEO430 nicht vorhanden sind.
Diese sind insbesondere Mixed-Signal-Komponenten
wie Komparatoren, Verstirker, sowie ADC und DAC.

B. Programmierung und Debbuging

Die Programmierung des NEO430 erfolgt iiber eine
von zwei Moglichkeiten:

1) Uber die UART-Schnittstelle: Der NEO430 ist
mit einer UART-Schnittstelle ausgestattet, iiber die
das kompilierte Programm in den Programspeicher
des NEO430 geladen werden kann. Das Kompilie-
ren des Programmes erfolgt mit einem ,,make.bat™-
und ,,compile.bat“-Skript. Durch die Ausfiihrung der
Skripte entsteht eine bindre Datei ,,main.bin®“. Diese
Datei kann tiber die UART-Schnittstelle in den Pro-
grammspeicher hochgeladen werden. Dazu muss eine
Verbindung vom Computer mit dem FPGA hergestellt
werden. Zur Ubertragung des Programms iiber die
UART-Schnittstelle kann beispielsweise ein einfaches
Terminal-Programm genutzt werden. Der NEO430
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muss tiber einen Soft-Reset, in den Bootloader-Zustand
versetzt werden. Mit diversen Einstellungen, wie zum
Beispiel der Baudrate und Parity-Bit-Einstellung, er-
folgt die Ubertragung der biniren Datei.

2) Uber die SPI-Schnittstelle: Bei dieser Alternative
wird ein nicht-flichtiger Speicherbaustein, z.B. ein
EEPROM genutzt. Dieses ist iiber die SPI-Schnittstelle
des NEO430 mit dem Prozessor verbunden. Beschrie-
ben wird das EEPROM einmalig mit Hilfe des Boot-
loaders und der UART-Schnittstelle. Der Bootloader
ist zusitzlich in der Lage das Programm automatisch
aus dem EEPROM zu beziehen und auszufiihren. Dies
erfolgt, wenn der Prozessor neu konfiguriert wird und
von der Adresse des Bootloaders startet. Es besteht die
Moglichkeit die Konfigurationsdatei fiir den FPGA im
gleichen oder einen anderen EEPROM abzuspeichern.
Dadurch kann das System, nach einem Verlust der
Spannungsversorgung, den FPGA selbst konfigurieren
und den NEO430 mit einem Programm programmie-
ren.

Aus Abschnitt II geht hervor, das Standardtools
fiir die Programmierung und des Debugging gefordert
sind. In dieser Arbeit wurde die Entwicklungsum-
gebung Eclipse genutzt. Hierzu wurden die beiden
Skripte des NEO430 in die Eclipse IDE eingebunden,
um anschliefend das Programm zu kompilieren. Das
Hochladen des kompilierten Programms erfolgt weiter-
hin iiber einen der beiden genannten Methoden. Das
On-Chip-Debuggen des NEO430 ist nicht moglich, da
eine Debugging-Einheit fehlt. Damit dies in Zukunft
moglich wird, miisste eine Debugger-Einheit entwi-
ckelt und an den internen Bus angekniipft werden, um
so den Zugriff auf die CPU zu erhalten.

C. Erweiterbarkeit durch zusdtzliche Hardware-IPs

Die Wishbone-Kommunikationsschnittstelle ist ei-
ne SoC-Interconnection-Architektur fiir IP-Module [7].
Der Nutzen dieser Architektur findet sich in der Design
Wiederverwendung von IP-Modulen, sowie einer stan-
dardisierten Integration und Kommunikation zwischen
mehreren IP-Modulen auf einem SoC wieder.

Die Wishbone-Spezifikation gibt nicht vor, wie die
Implementierung aussehen soll, sondern wie die Kom-
munikation zwischen zwei oder mehr Teilnehmern er-
folgt. Daher ist der Entwickler fiir die Implementierung
von Schreib- und Lesezugriffe auf das jeweilige Modul
zustdndig.

Beim NEO430 gibt es bereits Funktionen, um Daten
an einen Wishbone-Slave zu senden oder anzufordern.
Die Slave-seitige Anbindung an den Wishbone-Bus,
erfolgt iiber eine Adressdeklarierung und wird mit
einem Prozess zur Signalerkennung des Bus-Systems
gelost. Dieser Prozess iiberpriift die Signalzustinde
von Strobe, Cycle, Adresse, Write Enable und Data
Select. Die Bestitigung des Slaves erfolgt mit einem
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Abbildung 2.  Eine in VHDL implementierte Slave-seitige
Wishbone-Schnittstelle.

Acknowledgment, womit dem Master mitgeteilt wird,
dass die Ubertragung erfolgreich war.

Eine solche Wishbone-Implementierung in VHDL
ist in Abbildung 2 zu sehen. Der Prozess ist fiir einen
Schreib- und Lesezugriff zustindig. Dazu werden bei
jeder steigenden Taktflanke, die zwei Signale wb_stb_i
und wb_cyc_i iiberpriift, ob diese vom Master gesetzt
worden sind. Wenn das der Fall ist, wird zuerst ge-
priift ob es sich um ein Schreib- oder Lesezugriff
handelt, anschlieend mit einer Case-Anweisung die
Adresse vom Signal wb_addr_i und mit der néchs-
ten Case-Anweisung der Data Select gepriift. Nach
der letzten Uberpriifung erfolgt die Zuweisung der
Wishbone Daten an das interne Daten Signal und das
Setzen des Acknowledgments Signals wb_ack. Bei
der Implementierung wurde auf eine allgemeingiiltige
Losung gesetzt, damit diese einfach iibernommen und
auf die jeweiligen Anforderungen eines IP-Moduls
angepasst werden kann. Dazu muss lediglich die Case-
Anweisung fiir den Daten Select und die Zuweisung an
interne Signale angepasst werden.

Um die einfache Anbindung eigener Komponen-
ten iiber eine Wishbone-Schnittstelle zu testen, wur-
de ein eigenes CRC-Modul (CRC = Cyclic red-
undancy check) in VHDL entwickelt. Das CRC-
Modul soll 16-bit-Daten vom NEO430 iiber das
Wishbone-Interface empfangen, anschlieBend eine
CRC-Berechnung durchfithren und mit dem empfan-
genen CRC vergleichen. Bei einer erfolgreichen Uber-
einstimmung der beiden CRC, werden von den emp-
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Abbildung 3. Aufbau einer CRC-Encoder Schaltung [11].

fangenen 16-bit-Daten, 8-bit-Informationen an LEDs
zur visuellen Uberpriifung ausgegeben.

Die Implementierung arbeitet nach der Funktions-
weise, wie sie in Abbildung 3 zu sehen ist. Das
CRC-Modul besitzt ein Schieberegister. Die einzel-
nen Elemente des Schieberegisters, werden mit XOR-
Gattern verbunden. An den zweiten Eingang des XOR-
Gatters sitzt ein UND-Gatter, iiber welches die Anbin-
dung des Generatorpolynoms fiir die CRC-Berechnung
erfolgt. Befindet sich im MSB des Schieberegisters
eine logische/binire 1, so wird das Generatorpolynom
tiber die gr-Eingidnge der UND-Gatter an die XOR-
Gatter weitergereicht. AnschlieBend wird die Berech-
nung durchgefiihrt und das Schieberegister einmal nach
links durchgeschoben. Sollte eine logische 0 im MSB-
Element stehen, erfolgt nur eine linke Schiebeoperation
der rechts einfiihrenden Daten.

Diese serielle Arbeitsweise wurde in VHDL mit
einer IF-Anweisung implementiert. Diese liberpriift das
MSB Element des Schieberegisters auf eine fithrende
logische/bindre 1. In diesem Fall werden die XOR-
Verkniipfung mit dem Generatorpolynom, die Schie-
beoperation und das Einfiihren des ndchsten Datenbits
durchgefiihrt. Trifft der Fall nicht zu, erfolgt eine
Schiebeoperation um ein Bit. Bei 16-bit-Daten und ei-
ner seriellen Implementierung, dauert die Berechnung
des CRC 16 Takte. Mit einer Frequenz von 50 MHz
bendtigt das CRC-Modul eine Berechnungszeit von
320 ns bis ein Ergebnis an den LEDs sichtbar wird
und eine weitere Berechnung erfolgen kann.

D. Ressourcenverbrauch, Kenndaten und Perfor-

manceabschdtzungen

Die Implementierung des NEO430 auf einen FPGA
verbraucht dessen Logikelemente und embedded Spei-
cher. In dieser Arbeit wurde fiir die Implementierung
das Development Board DE2-115 von Terasic genutzt
[9]. Auf diesem befindet sich ein Cyclone IV FPGA
von Intel (Altera) und bietet etwa 115 k Logikelemente
(LE) an, sowie integrierte Speicherblocke die 9 kbit
umfassen. Ein LE besteht aus einem programmierbaren
Register und einer Look-Up Table (LUT) mit vier
Eingédngen, welche jede mogliche Kombination aus
vier Variablen umsetzen kann [10].
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Tabelle II
ERMITTLUNG DES LOGIK- UND SPEICHER- RESSOURCEN-
VERBRAUCHS AUF EINEM CYCLONE IV-FPGA UND VERGLEICH
MIT EINER REFERENZIMPLEMENTIERUNG.

Getestete Verbrauch Verbrauch
Konfiguration an Logik- an Speicher
elementen
Minimale 676 9,5 kB
Default 1094 9,2 kB
Default, max. Speicher 1114 68,6 kB
Default, ohne Wishbone 1051 9,2 kB
Default, mit CRC-Modul 1253 9,2 kB
Referenzwert aus [8] 1188 9,8 kB

Als Referenzwert fiir den Ressourcenverbrauch die-
nen die 1188 LE aus der Dokumentation des NEO430
[8]. Die Implementierung erfolgte ebenfalls auf ei-
nem Cyclone IV, jedoch mit nur 22 k Logikelementen.
Bei diesem Verbrauch wurde der NEO430 in seinen
default-Finstellungen integriert, d.h. die Referenzim-
plementierung umfasst jedes Modul aus Abbildung
1, sowie 4 kB Programm-, 2 kB Datenspeicher und
2 kB Speicher des Bootloaders. Mit den gleichen
Einstellungen wurde der NEO430 auf dem Cyclone
IV des DE2-115-Development-Boards implementiert.
Zur Synthese wurde das in Quartus Prime Version 17.0
integrierte Synthese-Werkzeug verwendet. Die Ergeb-
nisse der eigenen Implementierung sind in Tabelle II,
in der Default-Konfiguration dargestellt.

Es wurden im Gegensatz zur Referenzimplementie-
rung 1094 LE und 9,2 kB Speicher verbraucht. In
Tabelle II ist zu dem der Ressourcenverbrauch weiterer
getesteter Konfigurationen auf dem Cyclone IV des
DE2-115-Development-Boards dargestellt. Es wurden
folgende weitere Konfiguration des NEO430 getestet:

o Minimale Konfiguration; implementiert nur die
CPU, sowie 4 kB Programm- und 2 kB Datenspei-
cher. Das CPU-Modul des NEO430 verbraucht
676 LE

o Default Konfiguration mit maximalem Speicher;
hierfiir wurde die maximal adressierbare Spei-
cherkapazitit von 64 kB des NEO430 getestet.
Verbraucht werden 68,6 kB integrierter Speicher
des FPGAs, sowie 1114 LE.

o Default Konfiguration ohne Wishbone-Interface;
bei einem Verbrauch von 1051 LE und einem
Differenzvergleich mit der default Konfiguration,
verbraucht das Wishbone Interface in etwa 40 LE.

o Default Konfiguration mit CRC-Modul; die Bei-
spielapplikation mit dem CRC-Modul wird iiber
Wishbone mit dem NEO430 in seinen Standard-
Einstellungen verbunden und verbraucht hierfiir
1253 LE, von denen 160 LE das CRC-Modul mit
seinem Wishbone Slave-Interface beansprucht.
Der Verbrauch von 160 LE im Vergleich mit der
Minimalen Konfiguration von 676 LE ist relativ
gesehen sehr viel fiir ein CRC-Modul.
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Der implementierte NEO430 arbeitet mit einer Fre-
quenz von 50 MHz die das DE2-115 Development-
Board zur Verfiigung stellt. Aus der Dokumentation
des NEO430 geht hervor, dass dieser auf der Altera-
Cyclone IV-Plattform mit etwa 116 MHz, betrieben
werden kann [8]. Bei in dieser Arbeit verwendetem
FPGA ergab der Synthetisierungbericht in der Default-
Konfiguration mit CRC-Modul eine maximale Fre-
quenz von etwa 104 MHz.

V. FAazIT

Im Rahmen dieses Beitrags wurden die Resultate der
Untersuchung von moglichen Softcore-Prozessoren fiir
die Integration energieautarker drahtloser Sensor-SoC-
Systeme vorgestellt. Zunichst wurde der Stand der
Technik verfiigbarer Softcore-Prozessoren vorgestellt.
Danach wurden die Resultate aus der Implementierung
eines MSP340-kompatiblen Softcore-Prozessors, dem
NEO430, auf einem Cyclon-IV-FPGA aufgezeigt.

Durch die starke Verbreitung der MSP430-Serie in
der Industrie, ist der NEO430 ein interessanter Kan-
didat fiir Low-Power-Sensor-SoC-Systeme. Es hat sich
gezeigt, dass die wesentlichen Anforderungen an einen
Softcore-Prozessor fiir die Integration in Low-Power-
Sensor-SoC-Systeme mit dem NEO430 erfiillt werden:

o Der NEO430 verfiigt iiber eine schlanke 16-bit-
Architektur mit optionalen Komponenten, der ei-
nen minimalen Logikverbrauch zur Folge hat.

o Uber eine standardisierte Wishbone-Schnittstelle
konnen weitere Komponenten einfach hinzugefiigt
werden.

e Der NEO430 ist plattformunabhédngig und in
VHDL verfiigbar, d.h. einer Implementierung auf
eine Zieltechnologie, z.B. CMOS-65-nm, ist mog-
lich.

o Durch das Lizenzmodell des NEO430 kann dieser
frei in eigenen Projekten eingesetzt werden.

e Es handelt sich beim NEO430 um einen gut
dokumentieren Softcore, mit dem es moglich ist,
innerhalb weniger Tage einen lauffihigen Prozes-
sor zu implementieren. Der groflere Zeitaufwand
entsteht bei der Implementierung zusétzlicher ei-
gener, liber Wishbone anzuschlieBender Module.

Einen gewissen Nachteil bringt die Programmie-
rung mit sich. Der NEO430 kann per Eclipse
und unter Verwendung des MSP430-Intsructions iiber
UART programmiert werden. Nicht moglich sind der-
zeit die Verwendung von Standard-Texas-Instruments-
Programmier-Tools und das On-Chip-Debuggen der
C-Programme. Nichts desto trotz ist der NEO430-
Softcore-Prozessor sehr interessant fiir eine Imple-
mentierung in Low-Power-Sensor-SoC-Systeme. Die
Erweiterung des vorhandenen Systems durch eine ent-
sprechende Debugg-Einheit wird in Erwédgung gezo-
gen.
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Implementierung einer
speichereffizienten Huffman-Decodierung

Malek Safieh, Daniel Rohweder, Jiirgen Freudenberger

Zusammenfassung—In diesem Beitrag wird die
Hardware-Implementierung eines Datenkompressions-
verfahrens auf einem FPGA vorgestellt. Das Verfahren
wurde speziell fiir Kompression kurzer Datenblocke in
Flash-Speichern entwickelt. Dabei werden Quelldaten
mithilfe eines Encoders komprimiert und mit einem De-
coder verlustlos dekomprimiert. Durch die Reduktion der
Datenrate kann in Flash-Speichern die Ubertragungsdau-
er zum Lesen und Schreiben reduziert werden. Ebenso ist
eine Kompression von Nutzdaten sinnvoll, um zusiitzliche
Redundanzen fiir einen Fehlerschutz einfiigen zu konnen,
ohne den Gesamtspeicherplatzbedarf zu erhéhen.

Schliisselworter—Flash-Speicher, Datenkompression,
Fehlerkorrektur, Huffman Codierung, Recency-Rank-
Calculator.

I. EINLEITUNG

Die Bedeutung von Flash-Speichern als nicht-
fliichtiger Massenspeicher nimmt stetig zu. In ei-
nem Flash-Speicher werden Informationen in Floating-
Gates gespeichert, die geladen und geloscht werden
konnen. Diese Floating-Gates halten ihre elektrische
Ladung ohne Energieversorgung. Allerdings konnen
Informationen beim Auslesen fehlerhaft gelesen wer-
den. Die Fehlerwahrscheinlichkeit der Speicherzellen
hiangt von der Speicherdichte und der verwendeten
Flash-Technologie (Single-Level Cell (SLC), Multi-
Level Cell oder Triple-Level Cell (TLC)) ab. Die Feh-
lerwahrscheinlichkeit steigt im Laufe der Nutzung, da-
her wird die Lebensdauer eines Flash-Speichers durch
die Anzahl der erzielbaren Schreib- und Loschzyklen
angegeben [1]. Um eine zuverldssige Informationsspei-
cherung zu gewihrleisten, sind Verfahren zur Fehler-
korrektur (Error Correction Coding, ECC) erforderlich.
In heutigen Systemen werden héufig Bose-Chaudhuri-
Hocquenghem (BCH) Codes (Vgl. [2]) fiir die Fehler-
korrektur verwendet [3], [4]. AuBerdem wurden ver-
kettete Codierungsschemata vorgeschlagen [S]-[10].

Datenkompression findet bislang noch wenig An-
wendung fiir Flash-Speicher. Die Datenkompression
kann aber ein wichtiger Bestandteil eines Speicher-
systems sein, der die Systemzuverldssigkeit verbessert.
Datenkompression reduziert die Datenmenge, die vom
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Host-System iibertragen wird, und kann zum Bei-
spiel die Write-Amplification reduzieren [16]. Write-
Amplification ist ein unerwiinschtes Phénomen in
Flash-Speichern und bezieht sich auf die Tatsache, dass
die Menge der im Flash-Speicher geschriebenen Daten
in der Regel ein Vielfaches der Datenmenge des Host-
Systems ist. Ein Flash-Speicher muss vor dem Schreib-
vorgang geldscht werden, wobei die Granularitit der
Loschoperation typischerweise viel kleiner als die der
Schreiboperation ist. Daher fithrt der Loschvorgang
hiufig zu einem Kopieren von Benutzerdaten in andere
Speicherzellen. Diese Write-Amplification verkiirzt die
Lebensdauer von Flash-Speichern.

Alternativ kann die Datenkomprimierung verwendet
werden, um die Fehlerkorrekturfihigkeit der ECC-
Einheit zu steigern. Die Reduktion der Datenmenge
ermoglicht es, mehr Paritiitsbits zur Fehlerkorrektur
zu speichern [11], [12]. In dieser Arbeit beschreiben
wir ein Datenkompressionsverfahren, das fiir Flash-
Speicher angewendet werden kann. Das Ziel der Daten-
kompression ist es, die Benutzerdaten so zu reduzieren,
dass die Redundanz fiir die Fehlerkorrekturcodierung
erhoht werden kann. Diese zusitzliche Redundanz ver-
bessert die Zuverlissigkeit des Datenspeichersystems.

Die Steuereinheit (Flash-Controller) fiir einen Flash-
Speicher arbeitet auf einer Blockebene mit typischen
Blockgrolen von 512 Byte bis 4 Kilobyte, wobei
die einzelnen Blocke unabhingig voneinander gelesen
werden konnen. Daher muss die Datenkompression
kleine Datenblocke komprimieren, dabei muss sie ver-
lustfrei arbeiten, d.h. die Daten miissen fehlerfrei deco-
dierbar sein. Weiterhin muss die Datenkompression ei-
nen hohen Datendurchsatz erzielen, wobei der Einsatz
in Flash-Controllern nur eine moderate Komplexitit
erlaubt. Um diesen Anforderungen an den Kompressi-
onsalgorithmus Rechnung zu tragen, schlagen wir ein
sehr einfaches Kompressionsverfahren vor [12].

Der Codec kombiniert einen Move-to-Front-
Algorithmus [13, 17] mit dem Huffman-Entropie-
codierungsverfahren, dem vermutlich bekanntesten
Algorithmus fiir die verlustlose Datenkompression.
Die Entropiecodierung mit dem Huffman-Verfahren
wird erreicht, indem verschiedene Codeworter
mit variabler Linge den empfangenen Symbolen
zugeordnet werden. Die Komprimierung erfolgt
dabei, indem die hidufig empfangenen Symbole
vom Encoder auf kurze Codeworter abgebildet
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werden. Der Move-to-Front-Algorithmus transformiert
die unbekannte Wahrscheinlichkeitsverteilung der
Quellensymbole so, dass die Verteilung am Ausgang
gut durch eine fixe Verteilung angendhert werden
kann. Das Huffman-Verfahren muss daher nicht
adaptiv implementiert werden, sondern kommt mit
einem einzigen Worterbuch aus.

Eine Hardware-Architektur fiir den Encoder, ins-
besondere fiir den Move-to-Front-Algorithmus, wur-
de in [14] vorgestellt. In diesem Beitrag wird die
Implementierung eines effizienten Verfahrens fiir die
Huffman- Decodierung vorgestellt. Das Verfahren be-
ruht auf dem Konzept eines partitionierten Codebaums
[15]. Der Codebaum des Huffman-Codes wird dabei
in Abschnitte aufgeteilt, die jeweils effizient durch
Lookup-Tables repriasentiert werden konnen. Durch
eine geeignete Partitionierung kann der Speicherauf-
wand fiir die Représentation der Teilworterbiicher klein
gehalten werden. Allerdings sind dann mehrere Le-
sevorgidnge zur Decodierung eines Codewortes erfor-
derlich. In der vorgestellten Implementierung wurde
eine Partitionierung gewihlt, die eine schnelle De-
codierung aller Codeworte bis zu einer Linge von
acht Bit ermoglicht. Diese Liange deckt alle Codewor-
te mit einer Auftrittswahrscheinlichkeit grofer 0,001
ab. Entsprechende Codeworte konnen innerhalb eines
Takts decodiert werden. Fiir lingere Codeworter sind
weitere Lookups erforderlich. Aufgrund der geringen
Auftrittswahrscheinlichkeit beeinflussen diese zusitz-
lichen Zyklen den erzielbaren Datendurchsatz kaum.
Der vorgestellte Decoder ist sehr speichereffizient und
erzielt trotzdem einen hohen Datendurchsatz.

II. BESCHREIBUNG DES
KOMPRESSIONSVERFAHRENS

Eine Datenkompression mithilfe des Verfahrens
nach Huffman [16] wird erreicht, indem eine feste An-
zahl an Quellensymbolen auf Huffman-Codeworter va-
riabler Linge abgebildet wird. Dabei ist die Auftritts-
wahrscheinlichkeit der Quellensymbole von entschei-
dender Bedeutung fiir die Datenkompressionsrate. Ein
adaptives Datenkompressionsverfahren hat die Aufga-
be, die Auftrittswahrscheinlichkeit der Quellensymbo-
le zu ermitteln und eine passende Abbildung durch-
zufithren, sodass hiufig auftretende Quellensymbole
auf kurze Huffman-Codeworter und selten auftreten-
de Quellensymbole auf lingere Huffman-Codeworter
abgebildet werden.

Um eine adaptive Zuordnung der Quellsymbole
auf Huffman-Codeworter anhand ihrer Auftrittswahr-
scheinlichkeit durchzufiihren, wird vor dem Huffman-
Encoder der sog. Move-to-Front-Algorithmus (MTF)
angewendet. Entsprechend wird nach der Huffman-
Decodierung ebenfalls eine Riickabbildung durchge-
fiihrt.

Abbildung 1 zeigt eine Reihenschaltung aus MTF,
Huffman- und ECC-Encoder, der die nach der Kom-
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Huffman

encoder
encoder

s

Abbildung 1. Reihenschaltung von MTF, Huffman-Encoder und
einer Fehlerschutzeinheit.

ECC

pression zur Verfiigung stehende Ubertragungskapazi-
tdt fiir den Fehlerschutz nutzt.

A. Beschreibung des MTF-Algorithmus

Beim MTF-Algorithmus handelt es sich um einen
selbst organisierenden Listenalgorithmus. Die Grund-
idee ist es, die Liste so zu veridndern, dass Symbole
mit hoher Auftrittswahrscheinlichkeit an den Anfang
der Liste gestellt werden.

MTF-Algorithmus:

1. Ein Worterbuch mit allen vorkommenden Zei-
chen wird generiert.
2. Vom Anfang des Blocks beginnend:

a) Suche das aktuelle Symbol im Worterbuch
und gebe den aktuellen Index aus.

b) Schiebe das Symbol im Worterbuch an die
erste Stelle.

Der Algorithmus bewirkt eine Transformation der
Auftrittswahrscheinlichkeitsfunktion. Folgende Abbil-
dung zeigt die Transformation der Auftrittswahrschein-
lichkeitsverteilung einer Textdatei durch Anwendung
des MTF-Algorithmus. Die Ausgangsverteilung kann
durch eine angepasste Log-Normalverteilung (rote
Kurve in Abbildung 2) approximiert werden. Die Text-
datei besteht aus ASCII-codierten Zeichen mit acht Bit
je Zeichen. Das Codealphabet besteht aus insgesamt
256 Zeichen. Auf Basis der approximierten Verteilung
kann ein fixer Huffman-Code verwendet werden, ohne
die Codierung fiir unterschiedliche Daten &ndern zu
miissen.

Der Move-to-Front-Algorithmus, wie er hier ver-
wendet wird, ist in [14] ausfiihrlich vorgestellt und un-
tersucht worden. Ebenfalls werden verschiedene Ver-
sionen des MTF beschrieben und miteinander vergli-
chen.

III. HUFFMAN-DECODER

Im Folgenden wird nun der Huffman-Decoder be-
schrieben.

A. Aufbau des Huffman-Decoders

Bei der Decodierung werden pro Systemtakt acht Bit
vom Speichermedium adressiert und gelesen, die aus
hintereinander geschriebenen Huffman-Codewdrtern
bestehen. Wegen der variablen Linge muss Anfang
und Ende eines jeden Codewortes erkannt und die



MPC-WORKSHOP JULI 2017

)|

=015

o

Auftrittswahrscheinlichkeit [

’ b 411
LD -4
100 150 200 250
Rang

¢ r-'
!

1

0 mF
h
4 Hif

Auftritswahrscheinlichkeit [%]
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Abbildung 3. Huffman-Codebaum.

Codeworte so getrennt werden. Dann kann die Riickab-
bildung auf Symbole erfolgen. In der Regel erfolgt die
Decodierung durch bitweises Uberpriifen der gelesenen
Folge anhand des Codebaums (siehe Abbildung 3), bis
ein vollstindiges Codewort im Codebaum gelesen bzw.
decodiert wird. Eine solche Decodierung benotigt so
viele Systemtakte wie die Bitanzahl eines Codewortes
und ist daher fiir die Anwendung in Speichermedien
ungeeignet. Der vorgestellte Huffman-Decoder bietet
dagegen die Moglichkeit, nicht nur die Erkennung
sondern auch eine verlustlose Decodierung eines Code-
wortes in den meisten Fillen innerhalb eines System-
taktes zu erreichen. Dabei wird die prifixfreie Codie-
rung sowie die Verwendung des effizienten Lookup-
Tabelle-Verfahrens aus [15] ausgenutzt.

Auflerdem beinhaltet der Huffman-Decoder auf
Grund der variablen Codewortldnge einen Puffer, der
die innerhalb eines Systemtaktes fiir die Decodierung
nicht verwendeten Bits einer Bitfolge fiir die weitere
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Tabelle T
AUFBAU EINER LUT ZELLE.

Eine Zelle

Feld 1 — 1 Bit | Feld 2— 4 Bit | Feld 3 — 10 Bit

Decodierung im nichsten Systemtakt zwischenspei-
chert.

B. Lookup-Tabelle (LUT)

Die verlustlose Decodierung mit dem LUT-
Verfahren ist schnell und speichereffizient, da ihre
Realisierung fiir alle 256 Codeworte mit insgesamt
664 eindeutig adressierten Speicherzellen der Breite
15 Bit vollstindig umgesetzt werden kann. Mit jedem
Systemtakt wird genau eine Zelle der LUT durch die
gelesenen acht Bit der Codewortfolge adressiert. Die
15 Bit eines Tabelleneintrags konnen in drei Felder
unterteilt werden (siehe Tabelle I):

o Das erste Feld der Zelle besteht aus einem einzi-
gen Bit. Falls dieses Bit den Wert ,,0“ annimmt,
ist das gesuchte Codewort vollstindig in den ge-
lesenen acht Bit enthalten. Andernfalls wurde das
entsprechende Codewort noch nicht vollstindig
gelesen.

o Das zweite Feld liefert die Linge des gefunde-
nen Codewortes, die auf Grund der prifixfreien
Generierung immer erkennbar ist.

e Im dritten Feld steht das gefundene Codewort,
falls der Inhalt des ersten Feldes ,,0° ist. Sonst
ist kein Codewort sondern eine Offsetadresse zum
Fortsetzen der Suche zu finden.

Wird eine Offsetadresse ausgewertet, miissen noch
drei Bit der nichsten Bitfolge gelesen werden. Diese
werden zur Offsetadresse addiert, um die Zellenadresse
fir ein Codewort zu finden, das ldnger als acht Bit
ist. Somit werden maximal zwei Systemtakte fiir die
Decodierung eines Codewortes benotigt. Codeworte
mit einer Léange bis zu acht Bit konnen in einem
Zyklus decodiert werden. Mit dem folgenden Beispiel
wird die Funktionsweise des LUT erldutert. Es handelt
sich dabei um eine Decodierung mithilfe des Huffman-
Codebaums in Abbildung 3. Hierfiir werden nur fiinf
Zeichen betrachtet. Somit bleibt die Linge fiir das erste
Feld ein Bit, wihrend das zweite Feld zwei Bit und das
dritte Feld vier Bit enthiilt.

Beispiel:

Es wird die folgende Codewortfolge decodiert
0101111, wobei immer zwei Bit je Zyklus gelesen
werden.

Im ersten Schritt wird die Bitfolge ,,01“ gelesen.
Die Bitfolge wird durch ein ,,0“ Bit zur Adresse ,,001*
erginzt. Mit dieser Adresse wird die zweite Zelle der
Lookup-Tabelle (siehe Tabelle II) adressiert.

Das erste Feld dieser Zelle ist ,,0“ . In diesem Fall
wurde ein vollstindiges Codewort gelesen. Die Linge
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Tabelle III
SYNTHESEERGEBNIS.
LUTs | Register | Slices
MTF-Encoder 2162 2048 | 753
Huffman-Encoder | 594 107 164
Huffman-Decoder | 1002 92| 276
MTF-Decoder 1740 2048 | 2048

Codeworte erst nach der Speicherung der ersten beiden

Tabelle 11
BEISPIEL LOOKUP-TABELLE.
Zellenfelder
1 Bit 2 Bit 4 Bit
Adresse || Sprung Linge Inhalt || Symbol
000 0 01 0000 a
001 0 01 0000 a
010 0 10 0010 b
Sprung
100 0 01 0110 c
101 0 01 0110 c
110 0 10 1110 d
dieses Codewortes betrdgt ,,01, = 14 und steht im

zweiten Feld. Das erkannte Codewort lautet daher ,,05
und wird mit dem Symbol ,.,a* decodiert. Entsprechend
kann auch das zweite Codewort ,,10° mit nur einem
Leseschritt decodiert werden.

Im dritten Schritt wird die Bitfolge ,,11,“ gelesen
und zur Adressierung verwendet. Der zugehorige Ein-
trag steht in der vierten Zeile der Lookup-Tabelle.
Das erste Feld dieses Eintrags ist ,,1*“. Dies bedeu-
tet, dass noch kein vollstindiges Codewort gefunden
wurde und deshalb weitergelesen werden muss. Der
Inhalt des zweiten Feldes betrigt ,,10,“ = 24 und
bezeichnet die Linge bzw. die Anzahl der gefundenen
Bits eines giiltigen Codewortes. Im dritten Feld steht
nun die Offsetadresse ,,100,“. Im nichsten Systemtakt
werden die nachfolgenden zwei Bit ,,116“ von der
Codewortfolge gelesen und zur Offsetadresse addiert.
Das Ergebnis dieser Addition ,,111;* ist die neue
Leseadresse. Mit diesem Eintrag wird das Codewort
sicher gefunden.

Das erste Feld dieser Zelle ist ,,0 . Dies bedeutet,
dass ein Codewort gefunden wurde. Im zweiten Feld
steht die Linge ,,10,* = 24. Diese Angabe definiert die
zusitzlich gefundenen Bits des Codewortes. In diesem
Fall betrigt die Gesamtlidnge des erkannten Codewortes
2 4+ 2 = 44. Der Inhalt des dritten Feldes ist ,,1111,
und wird in das Codewort ,,e*“ decodiert.

Falls fiir die Decodierung eines Codewortes mit
diesem Verfahren nicht genau die gelesenen acht Bit
einer Folge bendtigt werden, miissen die restlichen
nicht verwendeten Bits fiir die nichste Decodierung
zwischengespeichert werden. Hierfiir entsteht der Be-
darf an einem Puffer, der die Daten in der richtigen
Reihenfolge sortiert und zwischenspeichert.

C. Puffer

Fiir eine effiziente Implementierung wurde die Lan-
ge des Puffers auf 64 Bit festgelegt, da die Adressie-
rungslogik dafiir verhdltnismaBig klein ist. Mit jeder
steigenden Flanke des Systemtaktes wird der Puffer
mit den nachfolgenden acht Bit vom Speichermedi-
um gefiillt. Zur Initialisierung werden die gepufferten
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Bitfolgen decodiert. Da die Anzahl der zur Decodie-
rung verwendeten Bits im zweiten Feld der LUT klar
definiert ist, konnen diese im gleichen Systemtakt aus
dem Puffer entfernt werden. Hierfiir wird ein Poin-
ter verwendet, der die nichste freie Stelle im Puffer
markiert und die richtige Verschiebung des Puffers
garantiert.

Da es sich um eine Datenkompression handelt, ist
die Anzahl der vom Speichermedium gelesenen Bits
im Mittel niedriger als die Anzahl der ausgegebenen
Bits. Das heif3t, die Mehrheit der im Speichermedium
gelagerten Codewdrter ist mit weniger als acht Bit
beschrieben. Daher fiillt sich der Puffer bei fortlaufen-
der Decodierung stindig auf. Reicht die Pufferlinge
von 64 Bit nicht aus, um alle anstehenden Symbole
zu speichern, dann wird das Lesen fiir einen Zyklus
angehalten, um einen Pufferiiberlauf zu verhindern.

1V. ERGEBNISSE
A. Syntheseergebnisse

Das beschriebene Verfahren wurde in Verilog im-
plementiert und erfolgreich fiir einen Xilinx Virtex7
synthetisiert. Es werden fiir diese Implementierung
4380 Register, 5331 LUT und 3076 Slices benétigt.
Die maximale Taktfrequenz betrigt 60MHz.

Tabelle IIT zeigt die Verteilung der Ressourcen auf
die einzelnen Bereiche. An dieser Stelle ist zu erwéh-
nen, dass eine zusammenhingende Implementierung
besser optimiert werden kann und die Summe der
einzelnen Funktionsblocke meist hoher ist.

B. Vergleich zum PDLZW-Verfahren

Bei dem PDLZW-Verfahren handelt es sich um
einen weiteren bekannten Datenkompressionsalgorith-
mus [18]. Tabelle IV zeigt einen direkten Vergleich
zu dem von uns vorgestellten Verfahren. Sie zeigt
die durchschnittliche und die maximale Blocklidnge in
Bytes nach Anwendung des Algorithmus.

Man erkennt, dass das PDLZW-Verfahren im Mittel
eine hohere Kompressionsrate erzielt, die Grole Max.
ist der Mittelwert iiber alle Dateien im Korpus fiir
den jeweils groBten Datenblock. Dieser Wert kann als
Giitemal fiir schlecht komprimierbare Daten interpre-
tiert werden. Hier erzielt das kombinierte Verfahren aus
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Tabelle IV
BLOCKLANGE IN BYTES NACH DER KOMPRESSION FUR DEN
CALGARY CORPUS.

MTF+Huffman PDLZW
%) Max. %] Max.
786,4 837,1 720,7 853.,6
Tabelle V
SYNTHESEERGEBNIS FUR DEN PDLZW.
LUTs | Register | Max. Taktfrequenz
PDLZW-Encoder | 26514 | 12561 87MHz

MTF und Huffman-Codierung einen deutlich besseren
Wert.

Tabelle V zeigt die erforderliche Hardware fiir die
PDLWZ-Implementierung.

Hier benétigt nur der Encoder schon rund das
Fiinffache an LUT und das Dreifache an Register
im Vergleich zum vorgestellten Codec. Die maximale
Taktfrequenz ist jedoch fiir das PDLZW-Verfahren
hoher.

V. FaziT

In diesem Beitrag wurde die Hardware-
Implementierung eines Datenkompressionsverfahrens
vorgestellt. Das Verfahren kombiniert den MTF-
Algorithmus mit einer Huffman-Codierung. Fiir
die Kompression kurzer Datenblocke erzielt dieses
Verfahren vergleichbare Kompressionsgewinne wie
der PDLZW-Algorithmus, hat jedoch eine deutlich
geringere Komplexitit.

(1]

(2]

(3]

[4]

[6

[t}

(71
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Entwurf kontextbasierter PCells fiir

Hochfrequenzanwendungen in modernen
CMOS-Technologien

Matthias Thoma, Daniel Marolt, Jiirgen Scheible, Gregor Tretter, Goran Jerke

Zusammenfassung—Im Vergleich zum digitalen Lay-
outentwurf weist der analoge Layoutentwurf einen we-
sentlich geringeren Automatisierungsgrad auf. Dies gilt
insbesondere fiir den Layoutentwurf von Hochfrequenz-
schaltungen, wo Einfliisse der lokalen Layoutumgebung
besonders zu beriicksichtigen sind. Bei dieser sog. Kon-
textabhiingigkeit geraten sowohl Optimierungsalgorith-
men als auch herkommliche Generatoransitze schnell
an Grenzen. In dieser Arbeit wird eine funktionale
Erweiterung des bekannten Generatorprinzips eingesetzt,
die es erlaubt, Informationen aus der Layoutumgebung
der Instanz in die Layoutgenerierung einzubeziehen. Mit
dieser sog. kontextbasierten PCell gelingt die Automati-
sierung konkreter, bisher nur manuell losbarer Probleme
des Layoutentwurfs von Hochfrequenzschaltungen. Die
Arbeit zeigt das Potential kontextbasierter PCells fiir
die weitere Steigerung des Automatisierungsgrades im
analogen Layoutentwurf.

Schliisselworter—PCell, kontextbasierte PCell, Layout-
entwurf, Hochfrequenztechnik.

I. EINLEITUNG

A. Motivation

Radarsysteme im Frequenzbereich von 77 bis 81
GHz stellen einen essentiellen Bestandteil fortschrittli-
cher Fahrassistenzsysteme und des autonomen Fahrens
dar [1]. Diese Radarsysteme enthalten analoge Schal-
tungsteile zur Erfassung und Ubertragung der Infor-
mationen und digitale Schaltungsteile zur Verarbeitung
der Informationen. Wihrend in frilheren Entwiirfen
digitale und analoge Schaltungen auf getrennten Tech-
nologien hergestellt und in einem Multi-Chip System
(System in Package SiP) zusammengefiihrt wurden,
ermoglichen die modernen CMOS-Prozesse die Inte-
gration aller Schaltungsteile auf demselben Chip (Sys-
tem on Chip SoC) [1]. Neben den Kostenvorteilen der
CMOS-Technologie lassen sich damit deutlich mehr
digitale Kontrollfunktionen integrieren.
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Der Layoutentwurf der analogen Schaltungen ei-
nes solchen SoC-Radarsystems ist dabei erheblich
aufwendiger als derjenige der digitalen Schaltun-
gen. Wihrend in der Digitaltechnik durch die Ver-
wendung von Standardzellen und Optimierungsal-
gorithmen ein hoher Automatisierungsgrad erzielt
wird, zeichnet sich der Layoutentwurf analoger
Hochfrequenz-Schaltungstechnik durch ein hohes Maf3
an schaltungsspezifischen Anforderungen aus, was sich
in einem entsprechend aufwendigen, manuellen Lay-
outentwurf widerspiegelt.

Komplexitit entsteht im digitalen Layoutentwurf in
erster Linie durch die hohe Anzahl der zu integrieren-
den Bauelemente. Diese aus der Quantitit der Bauteile
erwachsende Komplexitit ist auch als ,,More Moore*
Problematik bekannt [2]. Im Layoutentwurf der ana-
logen Schaltungstechnik ist die Bauteilanzahl um ein
Vielfaches geringer. Jedoch sind die funktionalen An-
forderungen an die Schaltung wesentlich vielfiltiger
und schwieriger umzusetzen als im Bereich der Di-
gitaltechnik. Da schon geringe Abweichungen der
elektrischen Eigenschaften zu Fehlfunktionen fiihren
konnen, erfordert der Layoutentwurf ein hohes Maf3
an Fachwissen und Sorgfalt. Diese aus der geforderten
Qualitdt erwachsende Komplexitit wird auch ,,More
than Moore*“-Problematik genannt [2].

In der Hochfrequenztechnik ist das Ausmal} der
Komplexitit gegeniiber niederfrequenten Analogschal-
tungen nochmal gesteigert. Dies wirkt sich auch im
Layoutentwurf aus. Hierbei miissen die parasitidren
Einfliisse, welche die im Layout platzierten Struktur
und die in ihrer lokalen Umgebung (also in ihrem
Kontext) vorhandenen Objekte aufeinander ausiiben,
beriicksichtigt werden. Aufgrund dieser extremen ,,Mo-
re than Moore‘“-Problematik ist der Layoutentwurf mo-
mentan nur mittels manueller Platzierung der Geome-
trien durchExperten der Hochfrequenztechnik moglich.

B. Problembeschreibung

Der Layoutentwurf ist die Transformation einer in
symbolischer Form gegebenen Funktionsbeschreibung
eines ICs in Form eines Schaltplans in eine zur Ferti-
gung genutzte Beschreibung in Form der Maskenda-
ten des ICs [3]. Diese Transformation erfordert die
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Einhaltung von Randbedingungen. Daneben wird die
Erreichung von Optimierungszielen angestrebt.

Man unterteilt die im Layoutentwurf einzuhaltenden
Randbedingungen in drei Kategorien. Es gibt techno-
logische, funktionale und entwurfsmethodische Rand-
bedingungen [3].

¢ Technologische Randbedingungen haben die Auf-
gabe, die Herstellbarkeit des ICs in dem ver-
wendeten Halbleiterprozess sicherzustellen. Sie
hingen daher von der zur Herstellung genutz-
ten Technologie ab. Aus ihnen werden die unter
dem Begriff Designregeln gefiihrten geometri-
schen Entwurfsregeln abgeleitet.

o Funktionale Randbedingungen lassen sich in
schaltungsspezifische Anforderungen und pro-
zessspezifische Anforderungen unterteilen. Die
funktionalen Randbedingungen gewihrleisten die
Einhaltung des angestrebten elektrischen Verhal-
tens und der geforderten Zuverldssigkeit eines
Schaltkreises. Aus diesem Grund nennt man sie
auch elektrische Randbedingungen. Aus den funk-
tionalen Randbedingungen werden die sogenann-
ten elektrischen Entwurfsregeln und Constraints
formuliert. Die Constraints werden im Entwurfs-
ablauf definiert und miissen im Entwurfsablauf
umgesetzt werden. Zu Constraints zdhlen bei-
spielsweise Symmetrievorgaben oder Vorgaben
fiir Leiterbahnfiihrungen. Die prozessspezifischen
funktionalen Randbedingungen sind hingegen fiir
eine gewihlte Technologie allgemein giiltig und
daher in elektrischen Entwurfsregeln darstellbar.

o Entwurfsmethodische Randbedingungen werden
eingefiihrt, um den Schwierigkeitsgrad des
Layoutentwurfs abzumildern. Sie dienen dazu,
das Layout einer rechnergestiitzten Bearbeitung
zuginglich zu machen. Dabei stellen sie eine
kiinstliche FEinschrinkung der vorhandenen
Freiheitsgrade dar. Beispielsweise = werden
damit zusidtzliche Regeln definiert, die in der
Digitaltechnik den Einsatz von Standardzellen
erlauben.

Die Hochfrequenztechnik zeichnet sich dabei durch
das besondere Zusammenspiel dieser Randbedingun-
gen aus. Schon geringste parasitire Kapazititen oder
Induktivitit konnen zu Storungen der Schaltungsfunk-
tionen fiihren. Aus diesem Grund miissen sensible
Schaltungsbereiche mittels einer Simulation ihrer elek-
tromagnetischen Eigenschaften (EM-Simulation) ana-
lysiert werden. Damit wird untersucht, inwieweit ein
bestimmter Schaltungsteil durch Geometrien in dessen
Kontext parasitdr beeinflusst wird. Da solche Simula-
tionen hohen Rechenaufwand benétigen, konnen sie
nur in kleinen Bereichen und mit auf einem festen
Raster liegenden Geometrien effizient durchgefiihrt
werden.

Dies kann an der Platzierung von Dummy-Metall-
Geometrien beispielhaft verdeutlicht werden:
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Abbildung 1. Beispiel von Dummy-Metall-Geometrien, welche mit
einem Standard Fiiller Tool erzeugt wurden.

Dummy-Metall-Geometrien sind Strukturen, die kei-
ne elektrische Funktion in der Schaltung haben, son-
dern lediglich im physikalischen Layout platziert wer-
den, um eine durch die Technologie vorgegebene Me-
talldichte zu erreichen. Diese Dichte wird in Metall
pro Fliacheneinheit gemessen und ist notig, um bei
Planarisierungsschritten in der Fertigung des ICs eine
moglichst gleichmifige Oberfliche zu erhalten.

Da Dummy-Metall-Geometrien keinerlei funktiona-
le Aufgaben erfiillen, werden diese gewohnlich im An-
schluss an den Layoutentwurf mittels polygonbasierter
Fiiller-Tools, die vom Technologiegeber bereitgestellt
werden, automatisch generiert und platziert. Da hierbei
nur technologische Randbedingungen beriicksichtigt
werden, hat der Anwender keine Moglichkeit, die
Position und Form dieser Strukturen an entwurfsme-
thodische Randbedingungen, die sich aus der EM-
Simulation ergeben, anzupassen.

Abbildung 1 zeigt beispielhaft die Geometrie, wel-
che durch ein solches polygonbasiertes Standard
Fiiller-Tool erstellt wurden. Wie zu erkennen ist, lie-
gen unterschiedliche Grofen und Formen vor. Auch
ist die Position der Strukturen nicht einheitlich. Der
in Abbildung 1 dargestellte Bereich ldsst sich durch
die unregelmifige Position und Grofle der Dummy-
Geometrien nicht effizient mittels einer EM-Simulation
untersuchen.

Da Fiiller-Tools keine fiir die EM-Simulation geeig-
neten Geometrien erstellen, werden nach dem Stand
der Technik in den sensiblen Bereichen Dummy-
Geometrien manuell durch Experten der Hochfre-
quenztechnik platziert. Dabei miissen die Experten
nicht nur auf eine beziiglich EM-Simulation geeig-
nete Rasterung achten (entwurfsmethodische Randbe-
dingung), sondern auch Dichte- und Abstandsregeln
hinsichtlich Herstellbarkeit einhalten (technologische
Randbedingungen) und zusétzlich noch den parasitiren



MPC-WORKSHOP JULI 2017

Einfluss der Dummy-Metall-Geometrien auf funktions-
relevante Schaltungsteile beriicksichtigen (funktionale
Randbedingungen).

Dieses Beispiel verdeutlicht die zwei zentralen
Herausforderungen der vorliegenden Arbeit: (1) die
tibergreifende Erfiillung von Randbedingungen aller
drei Kategorien, und (2) die Einbeziehung des Kontexts
eines Schaltungsteils in den Layoutentwurf.

C. Beitrag dieser Arbeit

1. Im nachfolgenden Abschnitt II wird darauf ein-
gegangen, warum die bestehenden Automatisie-
rungsansitze im Layoutentwurf nicht fiir die Pro-
bleme des Layoutentwurfs hochfrequenter Schal-
tungen geeignet sind. Dazu werden die be-
stehenden Automatisierungsstrategien (Optimie-
rungsalgorithmen und prozedurale Generatoren)
beziiglich ihrer Eignung untersucht.

2. In Abschnitt III wird ein neuer Ansatz eines
prozeduralen Generators, die sogenannte kontext-
basierte PCell, vorgestellt. Dabei wird die be-
stehende Implementierungsmoglichkeit kontext-
basierter PCells in der CAD-Software Cadence
Virtuoso diskutiert.

3. Abschnitt IV stellt die Entwicklung einer kon-
textbasierten PCell vor, welche die automati-
sche Erstellung von Dummy-Metall-Geometrien
ermoglicht.

4. In Abschnitt V werden die Ergebnisse der Arbeit
diskutiert.

5. Abschnitt VI schlieBt mit einer Zusammenfas-
sung und einem Ausblick.

II. STAND DER TECHNIK
Top-Down vs. Bottom-up

Die bekannten Verfahren zur Automatisierung las-
sen sich grundsitzlich unterscheiden in Ansitze, die
auf Optimierungsalgorithmen basieren und prozedurale
Ansitze [2]. Optimierungsalgorithmen nutzen Such-
verfahren zur Losungsfindung in einer mathematisch
abstrahierten Problembeschreibung. Prozedurale Ver-
fahren, zu denen die Layoutgeneratoren zihlen, re-
produzieren die auf Erfahrung eines Entwurfsexper-
ten basierende Vorgehensweise. Die beiden Ansitze
entsprechen zwei grundsétzlich unterschiedlichen Au-
tomatisierungsparadigmen. In Anlehnung an die bei
den beiden Ansitzen jeweils eingenommenen hierar-
chischen Entwurfsperspektiven lassen sich gem. [2]
die optimierungsbasierten Verfahren einem ,,7op-Down
Paradigma™ und die prozeduralen Verfahren einem
Bottom-Up Paradigma®™ zuordnen. Die prinzipiellen
Grundstrukturen der beiden Ansitze werden in Abbil-
dung 2 gegeniibergestellt.

Optimierungsalgorithmen sind charakterisiert durch
ein meist iteratives Vorgehen, in dem fortlaufend
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Abbildung 2. Automatisierungs-Paradigmen nach [2].

Losungen generiert und bewertet werden. Das Problem
des Layoutentwurfs wird dabei als komplexes Opti-
mierungsproblem mit verschiedenen Randbedingungen
und Optimierungszielen aufgefasst [3]. Alle relevanten
Randbedingungen und Optimierungsziele miissen bei
der Verwendung eines Algorithmus mathematisch for-
malisiert und explizit formuliert werden.

Aus diesem Grund eigenen sich Optimierungsalgo-
rithmen in erster Linie fiir die quantitativ zwar an-
spruchsvollen, dafiir aber gut formalisierbaren ,,More
Moore* Probleme, wie sie in der Digitaltechnik vorlie-
gen. Da im analogen Layoutentwurf deutlich mehr ver-
schiedenartige Randbedingungen vorliegen und diese
zum Teil nur unzureichend mathematisch formalisiert
werden konnen, lassen sich Optimierungsalgorithmen
fiir derartige ,,More than Moore”“ Probleme nur be-
dingt einsetzen [4]. Insbesondere fiir die vorliegende
Problemstellung eignen sich Optimierungsalgorithmen
aus diesem Grund nicht.

,,More than Moore* Probleme lassen sich daher mit-
tels des in Abbildung 2 rechts dargestellten ,,Bottom-
up™ Paradigmas besser mit Hilfe prozedural arbeitender
Generatoren automatisieren. Die Implementierungs-
form prozeduraler Generatoren in Cadence Virtuoso
wird Parameterized Cell (PCell) genannt. Der Begriff
PCell wird daher in der Fachwelt und auch im weiteren
Verlauf der Arbeit als Synonym fiir einen prozeduralen
Generator verwendet.

Im Gegensatz zu Optimierungsalgorithmen, die ite-
rativ eine Layout-Losung anpassen, arbeiten PCells
mit einer Prozedur, die ein durch den Experten vor-
definiertes Layout-Ergebnis reproduziert. Das Layout-
Ergebnis ldsst sich dabei in Abhéngigkeit von vor-
definierten Parametern anpassen. Eine PCell zeich-
net sich dadurch aus, dass sie deterministische und
wiederholbar eindeutige Ergebnisse liefert. So gibt
es fiir jede Kombination aus Parameterwerten genau
ein wohldefiniertes Layout-Ergebnis. Der den PCell-
Code erzeugende Layoutexperte implementiert dabei
sein Expertenwissen direkt in den Automatismus der
PCell. Dadurch ist eine PCell in der Lage, Randbe-
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dingungen und Optimierungsziele implizit (d.h. ohne
die Notwendigkeit einer Formalisierung derselben) zu
berticksichtigen. Aus diesem Grund eignen sich PCells
insbesondere fiir qualitativ komplexe Probleme, wie
sie im analogen Layoutentwurf aufgrund der hohen
Diversitit der Randbedingungen vorliegen [5].

Eine PCell besteht zum einen aus einem Programm,
welches das Layout-Ergebnis in Abhédngigkeit der Pa-
rameter generiert. Zum anderen ist eine PCell ein im
Layoutentwurf instanziierbares Objekt. Der Anwender
hat lediglich iiber die Anderung der Parameterwerte der
PCell die Moglichkeit, das Layout-Ergebnis der PCell
zu verdndern.

Die einzige Moglichkeit, Kontextinformationen in
einer PCell-Prozedur zu beriicksichtigen, besteht iiber
die Parametrisierung der PCell. Hierzu kann zunichst
die manuelle Anpassung der PCell-Parameterwerte
durch den Nutzer eingesetzt werden. Eine weitere,
in jlingster Zeit eingefiihrte Mdglichkeit, Kontextin-
formationen in die PCell zu iiberfithren, wird von
der sogenannten ,Statically Context-Enhanced PCell*
verwendet. Dabei werden Informationen automatisiert
aus dem Kontext formatiert und mittels der verfiigbaren
PCell-Parameter in die PCell-Prozedur iibertragen.

Wihrend der Kontextinformationsbezug damit noch
in gewisser Weise moglich ist, ist eine Interaktion
der PCell-Prozedur mit dem Kontext unter der Ver-
wendung einer herkdmmlichen PCell nicht mdglich.
Eine herkommliche PCell kann weder automatisch
auf Anderungen im Kontext reagieren, noch selbst
automatisch Anderungen an sich oder dem Kontext
vornehmen. Der herkémmlichen PCell fehlt damit ein
entscheidendes Merkmal, das im Layoutentwurf hoch-
frequenter Schaltungen benétigt wird: Die Interaktion
mit dem Kontext. Um PCells also fiir Problemstel-
lungen im Layoutentwurf hochfrequenter Schaltungen
nutzbar zu machen, ist eine Erweiterung des Kon-
zepts von Noten. Diese Erweiterungen sind Thema des
nichsten Kapitels.

III. KONTEXTBASIERTE PCELLS

Eine Kkontextbasierte PCell ist nicht mehr nur
durch die Parameter bestimmt, sondern gleichzeitig
durch ihren Kontext. Das bedeutet, dass innerhalb
der PCell-Prozedur Kontextinformationen verarbeitet
werden konnen, die eine Interaktion mit dem Kontext
ermoglicht. Die PCell kann dadurch sowohl sich selbst
in Abhéngigkeit des Kontexts anpassen als auch Geo-
metrien im Kontext erstellen, verdndern oder entfernen.

Die im Cadence Virtuoso Layout-Tool verfiigbare
Implementierungsform einer kontextbasierten PCell ist
die sogenannte React After-PCell.

React After-Implementierungsform

Die React After-PCell stellt eine kontextbasierte Er-
weiterung des herkdmmlichen PCell-Ansatzes dar. Zur
Implementierung wurde das Cadence PCell Designer
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Abbildung 3. ,React After*-Implementierung der kontextbasierten
PCell.

Tool verwendet [6], welches das Funktionsprinzip der
React After-PCell unterstiitzt.

Der Ablauf einer React After-PCell ist in Abbil-
dung 3 dargestellt. Wie zu erkennen ist, bleiben die
Funktionalitdten der herkommlichen PCell vorhanden.
Somit besteht noch immer eine Instanz, welche in
Abhingigkeit von Parametern ein Layout-Ergebnis ge-
neriert.

Diese PCell-Struktur wird um eine sog. React After-
Prozedur erweitert, die im Anschluss an die Evaluati-
on der Kern-PCell ablduft. Die React After-Prozedur
erginzt die herkdmmliche PCell um die fehlende Kon-
textinteraktion. Dabei bestehen die nachfolgend be-
schriebenen drei Schnittstellen.

1. Parametersteuerung: Dies ist die herkommliche
Eingabemaske, welche die manuelle Anpassung
der PCell durch den Anwender ermoglicht.

2. Kontextinteraktion: Diese Schnittstelle
unterstiitzt den  Datenaustausch  zwischen
React After-Prozedur und Kontext.

3. Kontextdateneinspeisung: Hiermit werden Daten
aus dem Kontext innerhalb der PCell-Instanz
verarbeitet.

Die Parametersteuerung durch den Nutzer erfolgt
weiterhin liber die native Eingabemaske fiir Parameter-
werte der PCell. Die React After-Prozedur ermoglicht
die bereits erwihnte direkte Interaktion mit dem Kon-
text.

Um innerhalb der PCell-Instanz Kontextdaten zu
verarbeiten oder die PCell in Abhingigkeit des Kon-
texts anzupassen werden dabei weiterhin die PCell-
Parameter genutzt. Die Kontextdaten miissen also in
ein entsprechendes Format gebracht werden, z.B. muss
ein Polygon in Form einer Punktliste und einer Infor-
mation iiber die dazugehorige Metalllage iibertragen
werden.
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IV. UMSETZUNG FUR EIN KONKRETES
LAYOUTPROBLEM IM HOCHFREQUENZENTWURF

Mithilfe der React After-Implementierungsform
wurde die nachfolgend beschriebene kontextbasierte
PCell zur Generierung der eingangs beschriebenen
Dummy-Metall-Geometrien entwickelt. Bei der Erstel-
lung von Dummy-Metall sind alle Geometrien auf
ihren Kontext abzustimmen. Dabei ist auf das Zu-
sammenspiel der nachfolgenden Randbedingungen zu
achten.

o Funktionale Randbedingungen:
funktionalen Einflusses der
Geometrien.

o Technologische Randbedingungen: Einhaltung
von Dichte- und Abstandsregeln, um die Herstell-
barkeit zu gewihrleisten.

o Entwurfsmethodische Randbedingungen:
Ermoglichung der EM-Simulation.

Analyse des
Dummy-Metall-

A. Anforderungen an die kontextbasierte PCell

Aus diesen Randbedingungen lassen sich die nach-
folgend aufgelisteten Anforderungen an die entwickel-
te kontextbasierte PCell ableiten.

o Der Anwender soll die Moglichkeit haben, Form
und Raster der Dummy-Metall-Geometrien fiir
jede im Halbleiterprozess verfiigbare Metalllage
individuell anzupassen.

e Die PCell muss die konfigurierten Dummy-
Metall-Geometrien in Abhéngigkeit des Kontextes
erstellen. Dabei muss die PCell fiir jede Me-
talllage den entsprechenden Mindestabstand zu
den Metall-Geometrien im Kontext auslesen und
einhalten. Dieser ergibt sich aus den jeweiligen
Designregeln des genutzten Halbleiterprozesses.

o Um die Metalldichte anpassen zu konnen, muss
der Nutzer die kontextabhingige Metalldich-
te iiber die Eingabemaske der PCell auslesen
konnen.

e Um gezielte Bereiche mit Dummy-Metall-
Geometrien auszufiillen, ist es notig, dass der
Nutzer den zu fiillenden Bereich anpassen kann.

B. Beschreibung der entwickelten kontextbasierten
PCell

Bei der React After-Implementierungsform bleibt
die herkdmmliche PCell-Instanz erhalten. Damit lassen
sich die erstellten Dummy-Metall-Geometrien unter
einer Instanz biindeln und somit gemeinsam erstellen
und 16schen. Der Nutzer kann diese iiber die Para-
meterwerte der Eingabemaske oder durch manuelle
Anpassungen am Kontext verdndern. Jedoch kann es
nicht passieren, dass er versehentlich einzelne Dummy-
Metall-Geometrien 16scht oder verschiebt.
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Abbildung 4. Ausschnitt der grafischen Eingabemaske fiir Parameter
der kontextbasierten PCell.

Tabelle 1
GENERELLE PARAMETER DER KONTEXTBASIERTEN
FULLER-PCELL.

Parameter-Definition Funktion

Zuriicksetzten der zu fiillenden Re-
gion auf einen Standardwert.

Button-Parameter
(,,Reset Filler Outline™)

Boolscher-Parameter
(,,Update Context*)

Kontextdateneinspeisung

Die grafische Oberfliche der kontextbasierten PCell
ist in Abbildung 4 dargestellt. Die zwei in Tabelle
1 dargestellten Parameter dienen der generellen Kon-
figuration der PCell. Fiir jede im Halbleiterprozess
verfiigbare Metalllage sind die in Tabelle 2 dargestell-
ten Parameter verfiigbar.

Die zu fiillende Fliche wird iiber eine sogenannte
Fluid-Geometrie bestimmt. Das Vorgehen zur Bestim-
mung dieser Flache ist in Abbildung 5 angedeutet.

Ein Fluid hat eine feste Ausgangsgeometrie. Uber
die geometrischen Befehle ldsst sich die Form des
Fluids durch den Anwender anpassen. Damit kann
dieser die zu fiillende Region genau festlegen. Der
Button-Parameter ,,Reset Filler Outline dient zum
Zuriicksetzen auf die Ausgangsgeometrie.

Uber die in Abbildung 4 gezeigten Parameter las-
sen sich nach Anpassen der zu fiillenden Region
fiir jede Metalllage die individuellen Dummy-Metall-
Geometrien generieren.

Uber den Float-Parameter »~Density M1 kann dabei
die aktuelle Dichte der gewihlten Metalllage ausge-

Abbildung 5. Layout-Ausschnitt der Fluid-Geometrie der kontext-
basierten PCell.
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Tabelle II
PCELL-PARAMETER JE METALLLAGE.

Parameter-Definition Funktion
Button-Parameter Auswahl, ob die Metalllage gefiillt
(Fill Layer MI*) werden soll.

Float-Parameter
(,,Size MI)

Float-Parameter
(,,Grid layer MI**)

Float-Parameter Ausgabe der aktuellen Metalldich-
(Density MI*) te.

Bestimmung der Kanntenlidnge der
Metall-Dummy-Geometrien.

Bestimmung des Rasters.

I:I;Ijllljlllr.lllill‘!llljll'llll:lllllll?7

Dummys auf
festem Raster

Kontext- S
Geometrien! - .

Abbildung 6. Layout-Ausschnitt erstellter Dummy-Geometrien einer
Metalllage.

lesen werden. Dabei wird ein Eingabefeld zu einem
Ausgabefeld umfunktioniert. Wie in Abbildung 4 zu
erkennen ist, ist das Feld ausgegraut und kann nicht
vom Anwender editiert werden. Uber die beschriebe-
ne Kontextdateneinspeisung der React After-Prozedur
werden die Daten aus dem Kontext an dieses Feld
iibergeben.

Abbildung 6 zeigt die durch die kontextbasier-
te PCell generierten Dummy-Metall-Geometrien einer
Metalllage. Wie zu erkennen ist, liegen die Dummies
auf einem festen Raster. Weiterhin ist zu erkennen,
dass die beiden im Kontext liegenden Geometrien,
also die beiden groBeren Polygone, nicht mit Dum-
mies ausgefiillt werden. Die kontextbasierte PCell halt
dabei automatisch den fiir jede Lage und Geometrie
spezifischen Mindestabstand zu den Dummies ein.
Die hierfiir relevanten Informationen werden aus einer
Technologiedatei ausgelesen und in der PCell-Prozedur
verarbeitet.

V. DISKUSSION

A. Beurteilung der entwickelten kontextbasierten

PCell

Mit der Kontextinteraktion und Kontextdatenein-
speisung wurde das vorliegende Problem erfolgreich
gelost. Damit ermdglicht die kontextbasierte PCell die
Automatisierung eines bis dato aufwendigen und nur
manuell durchfiihrbaren Schritts des Layoutentwurfs.
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Der quantitative Nutzen ist schwer in Zahlen zu
greifen. Jedoch lisst sich feststellen, dass die manuelle
Erstellung der Metall-Dummy-Geometrien zum Teil
einige Stunden in Anspruch nehmen kann. Zieht man
in Betracht, dass dies in einem grofleren Layoutentwurf
durchaus iiber mehr als einhundertmal durchgefiihrt
werden muss, so ldsst sich daraus die eingesparte
Entwurfszeit abschitzen.

Neben der Zeitersparnis triagt die entwickelte kon-
textbasierte PCell auch zur Steigerung der Qualitit des
Layoutentwurfs bei. Da Dummies bisher in aufwendi-
ger Handarbeit erstellt werden mussten, war die Simu-
lation verschiedener Dummy-Geometrien ein zeitauf-
wendiger Prozess. Entsprechend wurde lediglich die
Auswirkung einer erstellten Dummy-Geometrie unter-
sucht. Die automatisierte Erstellung der Geometrien
ermoglicht es nun, verschiedene Dummy-Geometrien
zu erstellen und deren Einfluss auf den Kontext zu
simulieren. Damit ist es nun moglich, aus verschie-
denen Dummy-Geometrien diejenige zu wihlen, die
den geringsten parasitiren Einfluss auf den Kontext
aufweist.

B. Beurteilung der PCell-Implementierungsform React
After

Die entwickelte kontextbasierte PCell stellt ei-
ne signifikante Weiterentwicklung gegeniiber einer
herkommlichen PCell dar. Allerdings weist die Im-
plementierungsform einige Hiirden auf, welche die
Entwicklung einer kontextbasierten PCell erschweren.

Zu nennen ist hier in erster Linie die Kontext-
dateneinspeisung. Dafiir miissen die Parameter der
herkommlichen PCell verwendet werden. Entspre-
chend ist eine Formatierung der Kontextinformation
in einen passenden Parameterwert innerhalb der Re-
act After-Prozedur notwendig. Zum einen erhdht sich
dadurch die Laufzeit der PCell, zum anderen muss
in Abhingigkeit der Kontextdaten ein individueller
SKILL-Code entwickelt werden, der die Kontextdaten
entsprechend formatiert und in der herkdmmlichen
PCell-Prozedur weiterverarbeitet.

Weiterhin besteht bei der Implementierungsform die
Gefahr, dass es zu einer Rekursion kommt. Dies ist der
Fall, wenn die React After-Prozedur Parameterwerte
der PCell #ndert. Dabei wird die PCell erneut eva-
luiert, wodurch auch die React After-Prozedur erneut
durchlaufen wird. Werden nun wieder Parameterwerte
veriandert, so besteht das Risiko einer Endlosschleife,
die letztendlich zu einem Absturz der CAD Software
fiihren kann. Aus diesem Grund ist es notwendig,
die Kontextabhingigkeit iiber Boolsche Parameter aus-
zulosen. Diese werden nach einer manuellen Interak-
tion zuriickgesetzt, was eine erneute Evaluation der
PCell verhindert.
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VI. ZUSAMMENFASSUNG UND AUSBLICK

In der vorliegenden Arbeit wurden die bestehenden
Ansitze zur Automatisierung des Layoutentwurfs be-
schrieben. Dabei wurde festgestellt, dass weder Gene-
ratoren noch Optimierungsalgorithmen zur Automati-
sierung spezieller Probleme des Layoutentwurfs von
Hochfrequenz-Schaltungen hinreichend geeignet sind.
Optimierungsalgorithmen scheiden wegen der Ver-
schiedenartigkeit und Menge der vorliegenden Rand-
bedingungen aus, da diese sich nicht hinreichend
klar und in effizienter Weise formalisieren lassen.
Herkommliche Generatoren scheiden aufgrund der feh-
lenden Kontextabhingigkeit aus. Aus diesem Grund
wurde eine funktionale Erweiterung des bekannten
Generatorprinzips, die kontextbasierte PCell mit deren
aktuell verfiigbarer Implementierungsform der React-
After-PCell vorgestellt.

Im Anschluss wurde die Umsetzung einer konkreten
kontextbasierten PCell beschrieben, mit deren Hilfe
ein bisher nur manuell 16sbares Layoutproblem einer
automatischen Losung zugefiihrt werden konnte: die
Erstellung von Dummy-Metall-Geometrien im Lay-
outentwurf von Hochfrequenz-Schaltungen. Die ver-
wendete Implementierungsform der React After-PCell
deckt dabei alle erforderlichen Funktionalititen ab. Sie
stellt damit eine innovative Problemlosung dar und
beweist, dass die Erweiterung des PCell-Prinzips um
die Kontextabhingigkeit signifikante Beitrige zur wei-
teren Automatisierung des analogen Layoutentwurfs
beitragen kann.

Die vorgestellte kontextbasierte PCell ist ledig-
lich ein Beispiel fiir die Automatisierung eines Pro-
blems des Layoutentwurfs. In der Praxis wurden
durch die Verwendung kontextbasierter PCells bereits
weitere Problemstellungen des Layoutentwurfs von
Hochfrequenz-ICs, wie die Erzeugung und Verlegung
von Transmission-Lines (geschirmte Leitungen) oder
die Erzeugung spezieller HF-Routing-Strukturen fiir
die DC-Spannungsversorgung, automatisiert [7].

Die Arbeit zeigt Ansatzpunkte fiir die weitere Ver-
besserung kontextbasierter PCells. Eine wichtige Funk-
tionalitdt wire dabei die Weiterentwicklung der Kon-
textdateneinspeisung, so dass die im Kontext arbeiten-
de Prozedur iiber eine Variable direkt mit der PCell
kommunizieren kann. Dadurch kénnte die aufwendige
Formatierung der Daten entfallen, was die Entwicklung
deutlich erleichtern wiirde.

Grundsitzlich konnte mit der Arbeit die qualitits-
und produktivititssteigernde Wirkung kontextbasierter
PCells bei der Anwendung auf Probleme des Lay-
outentwurfs von Hochfrequenz-Schaltungen in moder-
nen CMOS-Technologien nachgewiesen werden. Die
dabei gelosten Probleme resultieren allerdings nicht
nur aus den hohen Frequenzen, sondern auch aus
den sehr kleinen Strukturgroflen. Diese fiihren zu
neuartigen Randeffekten, welche auch im Layout-
entwurf niederfrequenter Schaltungen beriicksichtigt
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werden miissen. Die Nutzung kontextbasierter PCells
kann daher zukiinftig auch im Layoutentwurf von
Niederfrequenz-Schaltungen wesentlich zur Erhohung
der Automatisierung beitragen.
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Implementierung eines CDMA-Transceivers
fiir ein Virtex 5 FPGA

Lukas Nothhelfer, Lothar Schmidt, Anestis Terzis

Zusammenfassung—Vorgestellt wird der Entwurf ei-
nes CDMA-Transceivers, der mithilfe der Hardware-
beschreibungssprache VHDL in einen FPGA vom Typ
Virtex 5 (Fa. Xilinx) implementiert wird. Der FPGA
ist Bestandteil des Development Boards Genesys™. Das
Ziel des Entwurfes ist es, fiir eine leitungsgebunde-
ne Ubertragung im Basisband, die maximal mégliche
Taktfrequenz des Transceivers zu ermitteln. Im Sinne
einer Entwurfsraumexploration werden daher in unter-
schiedlichen Architekturen verschiedene Ressourcen des
FPGAs genutzt. Anhand der Ergebnisse des Post-Place-
and-Route (Post-PAR) Timing Reports konnen Engpiisse
in den Schaltungen ermittelt werden. Durch Optimierung
der VHDL-Beschreibungen, bzw. Verwendung anderer
Hardwareressourcen wird versucht die optimale Archi-
tektur zu finden.

Der Transceiver wurde am realen System einerseits mit
interner Verbindung zwischen Sender und Empfinger
untersucht und andererseits bei einer leitungsgebundenen
Ubertragung zwischen zwei Boards.

Schliisselworter—CDMA Transceiver, FPGA, VHDL,
Post-PAR Timing Report, Demodulator, DSP48E-Slice

I. EINLEITUNG

Dieser Beitrag basiert auf den Ergebnissen von [1],
in der erstmals an der Hochschule Ulm verschiedene
Architekturkonzepte fiir einen CDMA-Transceiver in
einem Virtex 5 FPGA untersucht wurden. Ziel dieser
Untersuchung ist es eine Architektur zu finden, mit
der, unter Vernachldssigung der Leistungsaufnahme,
die maximal mogliche Taktfrequenz fiir eine leitungs-
gebundene Punkt-zu-Punkt-Ubertragung méglich ist.
Die Freiheitsgrade liegen hierbei in der Verwendung
der Ressourcen, die der Virtex 5 anbietet. Im Sinne
einer Entwurfsraumexploration sollen unterschiedliche
Ressourcen gezielt eingesetzt und deren Auswirkungen
auf die Systemfrequenz in Simulation und Realitit ge-
geniibergestellt werden. In weiterfithrenden Projekten
soll der Transceiver fiir eine Funkiibertragung in einem
Mehrbenutzersystem eingesetzt werden. Als Entwick-
lungsumgebung steht die Software ISE Webpack 14.2
von Xilinx zur Verfiigung.

II. CODE DI1VISION MULTIPLE ACCESS (CDMA)
MIT DIRECT SEQUENCE SPREAD-SPECTRUM
(DSSS)

Die theoretische Grundlage fiir die nachfolgenden
Untersuchungen bildet das ,,Code Divison Multiple

Lukas Nothhelfer, lukas.nothhelfer@ stud-mail.uni-wuerzburg.de,
Universitit Wiirzburg, Am Hubland, 97074 Wiirzburg.

Lothar Schmidt, schmidt@hs-ulm.de, und Anestis Terzis,
terzis @hs-ulm.de, Hochschule Ulm, PrittwitzstraBe 10, 89075 Ulm.
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Abbildung 1. Aufbau einer DSSS Ubertragungsstrecke.

Access“-Vielfachzugriffsverfahren, das vielen Sendern
erlaubt, gleichzeitig ein Ubertragungsmedium zu nut-
zen, ohne sich gegenseitig zu storen. Dabei wird jedem
Sender eine einzigartige Codefolge zugeordnet, mit der
sein Sendespektrum gespreizt wird. Uber einen ent-
sprechenden Empfinger (z.B. Korrelationsempféanger)
kann nach der Ubertragung der urspriinglich gesendete
Datenstrom zuriickgewonnen werden. Die Aufweitung
des Sendespektrums hat zum Vorteil, dass einerseits
Storungen unterdriickt werden, und andererseits die
spektrale Leistungsdichte des gesendeten Signals ge-
senkt wird. Dies macht es auch leichter die gesetzli-
chen Vorschriften zur Einhaltung von Grenzwerten, in
Bezug auf die verursachte Storstrahlung, einzuhalten
[2].

Die Kanalseparierung mittels spezieller Codefolgen,
wie es bei CDMA angewendet wird, kann durch ver-
schiedene Verfahren realisiert werden. Fiir die folgen-
de Untersuchung wird das ,,Direct Sequence Spread-
Spectrum‘-Verfahren (DSSS) verwendet, bei dem der
zu sendende Datenstrom mit einer hoherfrequenten
Spreizfolge vor der Ubertragung multipliziert wird.

Der Aufbau einer solchen Ubertragungsstrecke ist
in Abbildung 1 dargestellt. Der Datenstrom wird im
Sender mit einer hochfrequenten Codefolge (m-Folge)
multipliziert und das daraus resultierende Signal tiber
den Kanal an den Empfinger iibertragen. Als Code-
folge wird ein sogenannter Pseudo-Noise-Code (PN-
Code) verwendet. Dort wird aus dem empfangenen
Signal das eigentliche Datensignal durch einen Korre-
lationsempfanger mit Schwellwertentscheider zuriick-
gewonnen. Zur Korrelationsbildung erzeugt der Emp-
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fanger fiir sich selbst ebenfalls eine hochfrequente
Codefolge (m-Folge), die identisch ist mit der, die
der Sender benutzt hat und mit der das ankommende
Signal korreliert wird. Bei der Korrelation werden
beide Signale miteinander multipliziert und das Er-
gebnis {iber eine Periode der Codefolge akkumuliert.
Der Schwellwertentscheider trifft aufgrund des Akku-
mulationsergebnisses die Datenentscheidung. Die aus
diesen Vorgingen resultierenden Signalverldufe sind
beispielhaft in Abbildung 2 dargestellt.

Der Nutzen der Signalspreizung wird klar, wenn
man betrachtet, welche Stérungen in einem Kanal auf-
treten konnen. Bei einer schmalbandigen Storung wird
das Storsignal im Empfianger durch die Multiplikation
mit der hochfrequenten Spreizfolge gespreizt, wohin-
gegen das Datensignal durch die korrelative Kom-
pression aus dem Rauschen herausgehoben wird (vgl
Abbildung 3).

Ist bei einer breitbandigen Stérung die empfangene
Rauschleistung nicht allzu hoch, kann auch hier das
Datensignal aus dem Rauschen gehoben werden (sieche
Abbildung 4).

A. M-Folgen

Einen wesentlichen Bestandteil eines DSSS-
Ubertragungssystems bilden die sogenannten Pseudo-
Noise-Folgen (PN-Folgen). Dabei handelt es sich
um  pseudo-zufillige, periodische Codefolgen,
die iiblicherweise tiiber linear zuriickgekoppelte
Schieberegister erzeugt werden. Die Riickkopplung
erfolgt iiber ein XOR-Glied, was der modulo-2-
Addition entspricht. Mit einem Schieberegister der
Stufenanzahl n konnen Folgen der maximalen Linge
L = 2" —1 erzeugt werden (m-Folgen). Ublicherweise
werden die Positionen, an denen die Riickkopplungen
erfolgen, in eckigen Klammern angegeben. In Tabelle
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Abbildung 4. Signalspektren bei breitbandiger Storung.

Tabelle 1
RUCKKOPPLUNGEN ZUR ERZEUGUNG VON M-FOLGEN.

Folgen- . Unterschied-
Stufen liinge Riickkopplungen liche Codes
4 15 [4, 1] 2
[5. 31, [5, 4, 3, 2],
> ! [5.4.2. 1] 6
[6, 1], [6, 5, 2, 1],
6 63 l6. 5. 3. 2] 0

1 ist eine Ubersicht iiber mogliche Riickkopplungen
fiir m-Folgen gegeben [3].

Ein wichtiges Beurteilungskriterium von PN-Folgen
sind deren Korrelationseigenschaften. Dabei unter-
scheidet man zwischen der Autokorrelation (Korrela-
tion der Folge mit sich selbst) und der Kreuzkorrela-
tion (Korrelation der Folge mit einer anderen Folge).
Die Korrelation zwischen zwei Folgen kann man sich
gedanklich so vorstellen: Verbindet man jeweils den
Anfang und das Ende einer Folge, so entsteht ein Ring.
Legt man nun die beiden Ringe so iibereinander, dass
sich die Anfangspunkte genau gegeniiberstehen, und
z#hlt die Anzahl an Ubereinstimmungen und subtra-
hiert die Anzahl an Nichtiibereinstimmungen, so hat
man den Korrelationswert fiir die Verschiebung 7 = 0
bestimmt. Fiihrt man dies fiir jede mogliche Verschie-
bung durch, so fiihrt dies zur Korrelationsfunktion [2].

In (1) ist die diskrete periodische Autokorrelati-
onsfunktion (PAKF) gegeben und in (2) die diskrete
periodische Kreuzkorrelationsfunktion (PKKF).

L
Pua(T) = a(i)-a(i+7) 0<T<L-1 (1)

i=1

L

Pry(T) =Y (i) yli+7) 0<T<L—-1 (2

i=1

Eine wichtige Besonderheit von m-Folgen ist die
scharfe Autokorrelationsfunktion. Mit Ausnahme der
Verschiebung 7 = 0 liefern alle Verschiebungen den
Wert -1. An der Stelle 7 = 0 hat die Autokorrela-
tionsfunktion ihr Maximum erreicht, was genau der
Folgenldnge entspricht (sieche Abbildung 5).

Die Werte der Kreuzkorrelationsfunktion sind wich-
tig, wenn man eine PN-Folge fiir die Tauglichkeit in
einem Mehrbenutzersystem iiberpriifen mochte, da sie
Aufschluss iiber die Interferenzeigenschaften mit ande-
ren PN-Codes gibt. Da hier kein Mehrbenutzersystem
entworfen wird, soll nicht ndher darauf eingegangen
werden.
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Abbildung 5. Autokorrelationsfunktion einer m-Folge der Liange 31.

B. PN-Dekorrelator

Die scharfe Autokorrelationsfunktion von m-Folgen
kann man sich zunutze machen, wenn man einen
ankommenden Datenstrom nach einem bestimmten
Muster durchsuchen mochte. Zur Riickgewinnung der
urspriinglichen Information korreliert der Empfinger
iiber eine Periode seine lokal erzeugte m-Folge mit
dem empfangenen Datenstrom. Liegt am Ende der
Periode der Maximalwert der Autokorrelationsfunktion
positiv vor, so wurde eine ,,1*“ iibertragen. Liegt der
Maximalwert hingegen negativ vor, so wurde eine ,,0
gesendet.

C. Synchronisation

Die Synchronisation in einem DSSS-
Ubertragungssystem  ist  notwendig, um  die
Phasenlagen der PN-Folgen im Sender und

Empfinger in Ubereinstimmung zu bringen. Da
in dem Empfangssignal keine Information {iber
den Anfang und das Ende der zur Modulation
verwendeten PN-Folge verfiigbar ist, muss der
Empfinger die Phasenlage seiner lokal erzeugten PN-
Folge mit dem Empfangssignal in Ubereinstimmung
bringen. Erst bei korrekter Phasenlage ist eine
Demodulation moglich. Bei der Synchronisation
unterscheidet man  zwischen zwei  Phasen:
Grobsynchronisation und Feinsynchronisation.
Bei der Grobsynchronisation wird die Phasenlage des
Empfangssignals mit der im Empfinger erzeugten
PN-Folge bis auf eine Abweichung von =+7e¢/2
zur Ubereinstimmung gebracht. 7, gibt dabei die
Periodendauer eines Elements (Chips) der PN-
Folge an. Die Feinsynchronisation dient dazu, die
verbleibende Phasendifferenz auszuloschen. Dazu
wird wiahrend dieser Phase der Wert der PAKF
in kleinen Schritten maximiert. Der Wechsel von
Grobsynchronisation auf Feinsynchronisation wird
von einer Synchronisationslogik gesteuert [2] (siche
Abbildung 6).
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Abbildung 6. Blockschaltbild der Synchronisationseinheiten.

Das empfangene Signal rx, wird zunichst an die
Grobsynchronisation weitergegeben (Schalter in Stel-
lung 1). Ist die Grobsynchronisation abgeschlossen, so
wird dies der Synchronisationslogik durch das Signal
AF mitgeteilt. Die Synchronisationslogik bewegt nun
den Schalter in Stellung 2, wodurch das empfangene
Signal an die Feinsynchronisation umgeleitet wird.
Treten im empfangenen Signal Storungen auf, kann
dies dazu fiithren, dass die Regelschleife ausrastet und
erneut eine Grobsynchronisation notwendig wird. In
diesem Fall wird der Wechsel durch das Signal T'L
angezeigt.

Als MaB fiir die Ubereinstimmung der Phasenlage
des Empfangssignals mit der im Empfinger erzeug-
ten PN-Folge dient die Korrelation beider Signale.
Zu Beginn der Synchronisation definiert man das
Unsicherheitsintervall, das jenen Bereich bezeichnet,
in dem die Phase zu suchen ist. Im schlimmsten
Fall ist das Unsicherheitsintervall genauso breit wie
die PN-Folge lang ist. Bei der Grobsynchronisation
wird das Unsicherheitsintervall in diskreten Schrit-
ten durchsucht. Hierbei kommen parallele (Maximum
Likelihood) und serielle Suchverfahren zum Einsatz.
Das parallele Suchverfahren ist dabei das einfachste,
schnellste aber auch aufwindigste Verfahren, und in
der Praxis sehr kostenintensiv. Bei diesem Verfahren
werden alle moglichen Phasen parallel durchsucht und
die Korrelation mit der hochsten Ubereinstimmung
gewdhlt.

Bei seriellen Suchverfahren wird nur ein Korrelator
verwendet, mit dem das Unsicherheitsintervall seriell
durchsucht wird. Nach jeder Korrelation wird der

Codetakt um 7-/2 angehalten, bis die korrekte Phase
und somit das Maximum der Korrelationsfunktion ge-
funden ist. Wenn zu Beginn keine Information iiber die
Phasenlage verfiigbar ist, so ist jede Phase gleichwahr-
scheinlich. In diesem Fall wird das Suchen in gerader
Linie verwendet, bei dem das Unsicherheitsintervall
blind in einer Richtung durchsucht wird [2].

Dariiber hinaus existieren noch weitere serielle
Suchverfahren, die in Abbildung 7 zusammengefasst
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III. FIELD PROGRAMMABLE GATE ARRAY (FPGA)

Als Field Programmable Gate Array (FPGA) wer-
den programmierbare Logikbausteine bezeichnet, die
individuell programmiert werden konnen. Die Bezeich-
nung ,,Field Programmable* hat ihren Ursprung darin,
dass die Bausteine vom Anwender ,,im Feld“ program-
miert werden konnen und nicht nur vom Hersteller iiber
ein aufwendiges Verfahren anhand von Metallmasken.

Ein moderner FPGA (z.B. Virtex 5) besteht aus
vielen einzelnen Basiszellen (CLBs), die iiber pro-
grammierbare Verbindungen miteinander in horizon-
taler und vertikaler Richtung verbunden sind (siche
Abbildung 8) [4].

Jede Basiszelle beinhaltet einen Vorrat an digitalen
Grundbauelementen, wie z.B. D-Flipflops, Schiebe-
registern, Multiplexern und ladbaren Tabellen (engl.
Look-Up-Table, LUT), tiber die komplexe logische
Funktionen umgesetzt werden konnen. Neben den Ba-
siszellen besitzt ein moderner FPGA weitere Funk-
tionsblocke, wie z.B. Taktressourcen und -routen,
Ein- und Ausgabeblocke, Blockspeicher (Block RAM)
und in Hardware implementierte Multiplizierer (z.B.
DSP48E), mit denen Rechenoperationen, wie z.B. mul-
tiplizieren und akkumulieren besonders effizient ausge-
fiihrt werden konnen.

A. Basiszellen (CLBs)

Die Basiszellen (engl. Configurable Logic Blocks,
CLBs) stellen die Hauptressourcen zur Implementie-
rung sequentieller und kombinatorischer Schaltungen
zur Verfiigung. Abhingig von der Ausfiithrungsart kann
der Virtex 5 bis zu 25920 Basiszellen enthalten, die in
einer 240 x 108 (Zeilen x Spalten) Matrix angeord-
net sind. In der verwendeten Version (XC5VLXS50T)
liegen 3600 Basiszellen in einer 120 x 30 Anordnung
vor [4].
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Abbildung 9. Digilent Genesys FPGA Board.

B. Taktressourcen und -routen

Im Virtex 5 werden zwei Arten von Taktrouten
unterschieden: Globale und regionale Routen. Anhand
der globalen Taktrouten konnen alle Arten von se-
quentiellen Ressourcen im gesamten FPGA versorgt
werden. Deren Anzahl ist jedoch auf 32 beschrinkt.
Anhand regionaler Routen konnen fiir kleinere Teil-
schaltungen zusitzliche Pfade verwendet werden.

Zur Erzeugung von Takten stehen im Virtex 5 so-
genannte Clock Management Tiles (CMTs) zur Ver-
figung. Jeder CMT beinhaltet zwei Digital Clock
Manager (DCM) und eine Phase-Locked-Loop (PLL).
Beide ermoglichen es, aus einem Referenztakt einen
Takt beliebiger Frequenz zu erzeugen [5].

C. I/O Elemente

I/O Elemente stellen die Schnittstelle zwischen den
Pads und internen Verbindungen des FPGA dar. Uber
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Abbildung 10. Aufbau des entworfenen Transceivers.

diese Schnittstellen wird eine Vielzahl an Standards,
z.B. LVDS und LVCMOS unterstiitzt. Fiir die Uber-
tragung auf langen Leitungen eignet sich insbesondere
der erweiterte LVDS-Standard (LVDSEXT_25), der
aullerdem eine interne Terminierung mit einem 100
Ohm Widerstand ermdglicht [5].

D. DSP48E-Slice

Der im Virtex 5 enthaltene DSP48E-Slice eignet
sich insbesondere fiir rechenaufwindige Signalverar-
beitungsschaltungen. Der zahlreiche Funktionsumfang
dieses Slices umfasst unter anderem: Multiplizieren
und akkumulieren (MACC), addieren von drei Ein-
gingen, bitweise Logikoperationen, detektieren von
voreingestellten Pattern und komplexe Multiplikation
bei Kaskadierung des Slices.

IV. DIGILENT GENESYS VIRTEX 5 FPGA BOARD

Das Digilent Genesys FPGA Board (siche Abbil-
dung 9) bildet die Hardware-Grundlage fiir die vor-
liegende Arbeit. Es beinhaltet einen FPGA vom Typ
Virtex 5 in der Ausfithrung LX50T. Neben zahlreichen
Schnittstellen, iiber die eine Vielzahl an Protokollen
unterstiitzt werden (z.B. Ethernet, HDMI, USB), ver-
fligt dieses iiber einen On-Board-Programmer mit dem
der FPGA iiber ein einfaches USB-Kabel programmiert
werden kann [6].

V. ENTWURF EINES CDMA-TRANSCEIVERS

Vor dem Entwurf des Transceivers miissen einige
Schliisselfragen gekldrt werden. Dazu gehoren z.B.,
welche PN-Folgenldngen verwendet werden und ob
neben dem modulierten Signal weitere Informationen
an den Empfinger iibertragen werden sollen.

A. Rahmenbedingungen festlegen

Als PN-Folgen kommen hier ausschlieflich m-
Folgen zum Finsatz. Die Folgenlinge wurde auf L =
7...255 festgelegt. Da es hier hauptsichlich um die
Untersuchung moglicher Schaltungsarchitekturen geht,
wird der Chiptakt ebenfalls an den Empfinger iibertra-
gen.

B. Architekturentwurf

Bei der Architekturentwicklung sind die von A. Goi-
ser ( [2]) und J. Meel ( [3]) vorgestellten Architekturen
fir einen CDMA-Transceiver beriicksichtigt worden.
Im Wesentlichen besteht der Sender aus drei Blocken:
Einer Datenquelle, einem Erzeuger fiir m-Folgen (Ge-
nerator oder Speicher) und einem Modulator, der die
Multiplikation des Datensignals von der Datenquelle
mit der m-Folge aus dem Erzeuger ausfiihrt. Der
Empfinger besitzt ebenfalls einen Erzeuger, der fiir den
Demodulator eine m-Folge zur Verfiigung stellt. Diese
wird dort mit dem Empfangssignal multipliziert und
korreliert. Dariiber hinaus beinhaltet der Transceiver
ein Taktmanagement, das den Boardtakt des Digi-
lent Genesys FPGA-Boards auf einen gewiinschten
Chiptakt hoch- bzw. heruntersetzt. In Abbildung 10
ist der Aufbau des entworfenen CDMA-Transceivers
abgebildet.

Die Taktaufbereitung des Chiptaktes im Sender er-
folgt tiber einen Digital Clock Manager (DCM), iiber
den sich der gewiinschte Chiptakt einstellen lasst.
Der Datentakt fiir die Datenquelle wird iiber ein
Flag erzeugt, das der m-Folgen Erzeuger zu Beginn
einer neuen PN-Folge generiert und fiir die Dauer
des ersten Chips der Folge anhilt. Da der Chiptakt
ebenfalls {ibertragen wird, benétigt der Empfianger
keine takterzeugende bzw. regenerierende Einheit. Der
Demodulator im Empfinger vereint die Komponenten
Korrelator und Detektor in einem einzigen Modul.
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Erzeugung des pn_begin-Flags

Abbildung 11. PN-Generator in der ersten Architekturvariante.

Zur Synchronisation der PN-Folgen werden iiber zwei
Verzogerungsmodule sowohl die PN-Folge als auch
das Flag, das den Beginn der Folge markiert, in allen
moglichen Verzogerungen auf einen L-Bit breiten Bus
gelegt, der am Demodulator anliegt. L gibt dabei die
Lange der PN-Folge an. Auf diese Weise stehen dem
Demodulator alle Verschiebungen der PN-Folge zur
Verfiigung, die der Reihe nach ausprobiert, und jeweils
iber eine Periode mit dem Empfangssignal korreliert
werden. Der Korrelationsanfang und das Korrelations-
ende wird iiber das Flag gesteuert, das den Beginn der
PN-Folge markiert. Hat die Korrelation ihr Maximum
bzw. Minimum erreicht, so wechselt der Demodulator
auf eine andere, zeitlich verschobene PN-Folge, bis
die optimale Ubereinstimmung mit der PN-Folge des
Senders vorliegt.

Im Hinblick auf die maximal mogliche Taktfrequenz
sind in der Entwicklung der einzelnen Module mehrere
Architekturen umgesetzt und untersucht worden. Dies
betrifft besonders die Module, die im Vergleich zu
anderen eine komplexere Aufgabe haben und zudem
mit der hochsten auftretenden Systemfrequenz (Chip-
frequenz) getaktet werden. In Abbildung 10 sind die
Module, fiir die mehrere Architekturen entwickelt wur-
den, mit einem () markiert. Der Grundaufbau des
Transceivers bleibt dabei entsprechend Abbildung 10
unverindert.

C. Datenquelle, Modulator und Verzogerungsmodul

Die Datenquelle ist in Form einer Endlosschlei-
fe beschrieben, die immer das gleiche Bitmuster
,10101100111000° hervorbringt, das in Form von Dis-
tributed RAM im FPGA gespeichert wird. Sie wird
durch ein Flag getaktet, das der Erzeuger fiir die
m-Folgen zum Beginn einer neuen m-Folge erzeugt.
Somit wird zum Beginn einer neuen m-Folge ein neues
Datenbit von der Datenquelle ausgegeben.

Der Modulator im Sender besteht im Wesentlichen
aus einer getakteten XNOR-Verkniipfung, mit der die
Multiplikation der m-Folge mit dem Datenstrom abge-
bildet wird.
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Abbildung 12. Synchronisation der lokal erzeugten m-Folge mit
dem empfangenen Signal im Demodulator am Beispiel einer [3, 1]-
Folge.

Das Verzogerungsmodul beinhaltet ein L-Bit breites
Schieberegister, das durch Abgriffe nach jeder einzel-
nen Stufe die gewiinschten Verzogerungen des Ein-
gangssignals erzeugt. Es hat somit einen 1-Bit breiten
Eingangsport und einen L-Bit breiten Ausgangsport.

Die Architekturen fiir die Datenquelle, den Modu-
lator und das Verzogerungsmodul bleiben bei allen
Schaltungsvarianten gleich.

D. Architektur 1: PN-Generator und sequentieller De-
modulator

In einem ersten Schaltungsentwurf ist der Transcei-
ver vollstindig in VHDL ohne Verwendung hardware-
spezifischer Funktionselemente beschrieben worden.
Davon ausgenommen sind die unabdingbaren Elemen-
te zur Erzeugung des Chiptaktes (DCM), sowie die
zur Ein- und Ausgabe notigen Buffer-Elemente. Die
m-Folgen werden in dieser ersten Variante anhand
eines PN-Generators (d.h. iiber ein riickgekoppeltes
Schieberegister) erzeugt (siehe Abbildung 11). Zur
Erzeugung des pn_begin-Flags werden zyklisch die in-
neren Zustinde des Schieberegisters liberpriift. Ist das
Schieberegister wieder in den Anfangszustand gelangt,
so wird das Flag ausgegeben.

Der Demodulator ist bei dieser Architektur als ein
einziger VHDL-Prozess beschrieben, der alle Rechen-
operationen ausfiihrt (Synchronisation, Korrelation und
Datenentscheidung).

Die Synchronisation ist in Form eines seriellen Su-
chens in gerader Linie mit Steigung m = 1 umgesetzt.
Der Korrelationsanfang und das Korrelationsende wird
tiber das pn_begin-Flag gesteuert. In Abbildung 12 ist
die Verhaltenssimulation des Demodulators dargestellt,
in der der Folgenwechsel zu sehen ist, solange die
Folgen nicht synchron laufen.

Die Simulationsergebnisse, die sich fiir diese erste
Architektur aus dem Post-PAR Timing Report ergeben,
sind in Abbildung 13 zusammengefasst.

Aus dem Post-PAR Timing Report geht zudem
hervor, dass fiir n = 7 die grofte Verletzung der
Pfadvorgabe im Demodulator vorliegt. Aulerdem ist
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1.

der Prozess zur Erzeugung des pn_begin-Flags im PN-
Generator eine der Schwachstellen fiir kleine Folgen-
ldngen.

E. Architektur 2: Verbesserter PN-Generator und par-
alleler Demodulator

In einer zweiten Architektur wurde versucht die
Engstellen, die sich nach Analyse des Post-PAR Ti-
ming Reports fiir Architektur 1 ergeben haben, durch
andere VHDL-Beschreibungen zu umgehen. Als erste
MaBnahme wurde dabei der Prozess im PN-Generator,
zur Erzeugung des pn_begin-Flags, durch einen Zihler
ersetzt. Zusitzlich wurde der einzige Prozess im De-
modulator in drei Prozesse aufgeteilt, die parallel syn-
chronisieren, akkumulieren und die Datenentscheidung
treffen. Die Prozesse kommunizieren untereinander
mithilfe von Steuersignalen. Die Simulationsergebnisse
dieser Anderungen sind in Abbildung 14 dargestellt.

Der Bereich, in dem die Pfadvorgabe nicht erfiillt
werden kann, hat sich gegeniiber der ersten Archi-
tekturvariante vergrofert. Fiir beide Verletzungen des
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Abbildung 15. Gegeniiberstellung des Routings fiir beide Architek-
turvarianten.

Timing-Constraints in Abbildung 14 ist nach dem Post-
PAR Timing Report der Demodulator verantwortlich.

Die neue Demodulator-Architektur bringt folglich
trotz Parallelisierung gegeniiber der ersten Architektur
eine Verschlechterung fiir grofe Folgenldngen mit sich.
Mit der Anderung im PN-Generator hingegen lisst sich
fir n = 4 ( L = 15) die Systemfrequenz deutlich
steigern, was fiir n = 5 und 6 allerdings in etwas
niedrigeren Frequenzen resultiert.

Aufgrund des neu hinzugekommenen Zahlers steigt
bei dieser Architektur der Verdrahtungsaufwand, was
aus Abbildung 15 hervorgeht, in der das Routing fiir
beide Architekturen fiir L = 255 gegeniibergestellt ist.

FE. Architektur 3: Einsatz des DSP48E-Slices im De-
modulator

Mit dem DSP48E-Slice konnen Rechenoperationen,
die fiir die digitale Signalverarbeitung besonders rele-
vant sind, hardwareoptimiert durchgefiihrt werden. Fiir
den Demodulator sind dabei folgende Funktionen des
Slices interessant: Multiplizieren und Akkumulieren
(MACC), sowie Vergleichen des Akkumulationsergeb-
nisses auf einen fest eingestellten Wert (PATTERNDE-
TECT) [6]. Der DSP48E-Slice soll dabei so eingesetzt
werden, dass so wenig wie moglich kombinatorische
und sequentielle Schaltungen auBlerhalb des Slices
notwendig sind. Die verwendeten Komponenten des
DSP48E-Slices sind in Abbildung 16 dargestellt.

Gegeniiber den ersten beiden Architekturen kann
mit dem neuen Demodulator fiir alle Folgenldngen
das Timing-Constraint erfiillt werden (insbesondere fiir
groBBe n, siche Abbildung 17). Anhand einer Post-PAR
Simulation wurde fiir diese Architektur ermittelt, bei
welcher Frequenz die Demodulation noch erfolgreich
funktioniert. Dies ist in Abbildung 17 anhand des roten
Kurvenverlaufes. Fiir n = 8 wird die, in der freien
Version des ISE Webpack zulidssige, Schaltungsgrofie
iiberschritten, was zu einer deutlichen Reduzierung der
Simulationsgeschwindigkeit fiihrt. Aus diesem Grund
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Abbildung 17. Mogliche Systemfrequenzen nach dem Post-PAR
Timing Report fiir Architektur 3 in Gegeniiberstellung zu den
vorangegangenen Architekturen.

Tabelle II
THEORETISCH MOGLICHE DATENRATEN MIT ARCHITEKTUR 3.
L Max. Systemfrequenz Maogliche
(nach Post-PAR Simulation) Datenrate
7 210 MHz 30,0 MBit/s
15 220 MHz 14,7 MBit/s
31 220 MHz 7,1 MBit/s
63 200 MHz 3,2 MBit/s
127 210 MHz 1,7 MBit/s

wurde die Post-PAR Simulation fiir diese Folgenlinge
nicht durchgefiihrt. Aus den Ergebnissen der Post-
PAR Simulation lassen sich zusitzlich die theoretisch
moglichen Datenraten ermitteln (siche Tabelle II).
Wie bei allen Architekturen zu erkennen, ergibt sich
nach dem Post-PAR Timing Report eine maximale
Systemfrequenz fiir kleine und grofle Folgenldngen.
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Abbildung 18. Mogliche Systemfrequenzen nach dem Post-PAR
Timing Report fiir Architektur 4.

Diese stellen den Flaschenhals der Schaltung dar. Aus
dem Post-PAR Timing Report geht hervor, dass die
Systemfrequenz fiir kleine und groSe n durch das
Schieberegister im PN-Generator und in den Verzo-
gerungsmodulen begrenzt ist.

G. Architektur 4: PN-Speicher

Um die Anzahl der Schieberegister im FPGA zu
reduzieren, wurde in einer vierten Architektur die
Verwendung eines PN-Speichers untersucht.

Die m-Folgen werden dabei als Distributed RAM im
FPGA gespeichert und zyklisch ausgegeben. Gegen-
tiber dem PN-Generator haben sich dabei geringfiigige
Verbesserungen fiir grole Folgenldngen ergeben (siehe
Abbildung 18).

VI. MESSUNGEN AM REALEN SYSTEM

Der entworfene Transceiver soll in spiteren Pro-
jekten in einem Mehrbenutzersystem fiir eine Funk-
tibertragung verwendet werden. Aus diesem Grund
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Abbildung 19. Laboraufbau zur Dateniibertragung zwischen zwei
Boards mit dem entworfenen Transceiver.

Tabelle 11T
ERGEBNISSE DER MESSUNG AM REALEN SYSTEM BEI
VERWENDUNG DES TRANSCEIVERS ZUR UBERTRAGUNG
ZWISCHEN ZWEI BOARDS.

L m-Folgen Demo- Chip- Magliche

(Erzeuger) dulator frequenz | Datenrate

7 | PN-Generator | nhopiep | 200MHz | 28,5 Mbls
(mit Zghler)

15 | PN-Generator | popiep | 200MHz | 13,3 Mb/s
(mit Zghler)

31 | PN-Generator | pyopigp | 200MHz | 6,4Mbls
(mit Zghler)

63 | PN-Generator | hopiep | 200MHz | 3,1 Mbls
(mit Zahler)

127 | PN-Speicher | DSP48E | 190 MHz 1,4 Mb/s

255 | PN-Speicher | DSP48E | 190MHz 745 kb/s

wurde hier als erster Schritt dieses Projektes die lei-
tungsgebundene Ubertragung zwischen zwei Boards
getestet. Bei der Ubertragung wird das modulierte
Signal des Senders und der Chiptakt an den Empfinger
iibermittelt. Die Ubertragung erfolgt differentiell iiber
ein VHDCI-Kabel, das an die VHDC-Steckverbinder
des FPGA-Boards angeschlossen wird (siehe Abbil-
dung 19).

Die entworfenen Architekturen wurden bei unter-
schiedlichen Chipfrequenzen untersucht. Da der De-
modulator fiir eine fehlerfreie Ubertragung konfiguriert
ist, kann iiber das Ausgangssignal des Demodulators
festgestellt werden, ob die Ubertragungsstrecke fiir
eine gegebene Frequenz funktioniert. Ist im Ausgangs-
signal das in der Datenquelle gespeicherte Bitmuster
erkennbar, so hat die Ubertragung und Demodulation
erfolgreich funktioniert.

Bei den Messungen wurden experimentell die Archi-
tekturen ermittelt, fiir die die hochst moglichen Takt-
frequenzen moglich sind. Tabelle 3 fasst die Ergebnisse
dieser Untersuchung zusammen.
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VII. ZUSAMMENFASSUNG UND AUSBLICK

Im Sinne einer Entwurfsraumexploration sind fiir ei-
nen CDMA-Transceiver unterschiedliche Hardwareres-
sourcen eines Virtex 5 FPGAs zum FEinsatz gekom-
men und untersucht worden. Dabei wurde festgestellt,
dass sich fiir kurze Folgenldngen der PN-Generator
(LUTs und D-FFs) und fiir lange Folgen der PN-
Speicher (Distributed RAM) am besten eignet. Fiir die
Rechenoperationen im Demodulator liefen sich mit
dem DSP48E-Slice die besten Ergebnisse erzielen.

Mit dem Ziel den Transceiver fiir eine Funkiiber-
tragung einzusetzen sollte im Empféanger als nichstes
eine Schaltung zur Taktriickgewinnung aus dem iiber-
tragenen Signal implementiert werden. Auflerdem wire
es denkbar in weiteren Projekten fiir den Sender- und
Empféanger-Port einsteckbare Funkmodule zu entwer-
fen, tiber die die modulierten Daten gesendet, bzw.
empfangen werden konnen.
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Neuronale Netze fiir die Anomalieerkennung
in der Automatisierungstechnik auf

feldprogrammierbaren Logikbausteinen
(FPGAs5)

Patrick Krawczyk, Heinz-Peter Biirkle

Zusammenfassung—Neuronale Netze werden im Be-
reich des Machine Learnings heute hiufig eingesetzt. In
diesem Beitrag wird die Entwicklung eines neuronalen
Netzes auf einem FPGA zur Erkennung von Anomalien in
biniir digitalen Signalen einer speicherprogrammierbaren
Steuerung beschrieben und hinsichtlich Performance und
Ressourcen betrachtet. Fiir kiinstliche neuronale Netze
existieren keine ,,One-size-fits-all“ Losungen. Aus die-
sem Grund wurden verschiedene Modelle erstellt und
auf ihre Eignung hin untersucht. Das finale Modell
wurde samt Klassifizierung auf dem FPGA Cyclone V
5CSEMA4U23C6 implementiert. Das FPGA ist in der
Lage Eingaben durch das implementierte neuronale Netz
zu propagieren und anschlieBend zu Klassifizieren. Das
entwickelte System wurde auf die Gesamtperformance
hin untersucht. Ein externes embedded Linux System
(Raspberry Pi 2) fungiert als Testbench um die Klassifika-
tionsergebnisse des FPGA-Modells zu evaluieren. Aus der
Performance Evaluierung geht hervor, dass das Gesamt-
system 1369 (9 %) Adaptive Logic Module (ALMs) und
1229 (2 %) Register verbraucht. Weiterhin propagiert das
neuronale Netz eine Eingabe innerhalb von 340 ns zum
Ausgang. Dies entspricht einer Frequenz von 2,94 MHz.
Die maximale Frequenz digitaler Signale einer SPS-
Steuerung liegt typischerweise bei 1kHz. Zudem ist das
neuronale Netz auf dem FPGA etwa um einen Faktor
10.000 schneller als auf dem embedded Linux System und
um etwa einen Faktor 1000 schneller als ein neuronales
Netz in einer virtuellen Maschine (64Bit-Linux Mint,
Intel(R) Core(TM) i5-7500 CPU @ 3,40 GHz, 2048 MB
Speicher). Die Evaluierung der Klassifikation ergab eine
Treffergenauigkeit von 98,52 % fiir den verwendeten
Testdatensatz. AbschlieBend werden Verbesserungen des
Systems erortert.

Schliisselworter—Neuronale Netze, Anomalieerken-

nung, FPGA

I. EINLEITUNG

Die Automatisierungstechnik hat das Ziel, dass Ma-
schinen oder Anlagen selbststindig und weitgehend
ohne Mitwirkung von Menschen betrieben werden
konnen. Moglichst autonome Systeme werden im Zuge
der Ausbreitung von Industrie 4.0 als Grundlage eines
jeden Fertigungsprozesses in der industriellen Produk-
tion von zentraler Bedeutung sein. Ein autonomes
System muss auch kaum merkliche, aber potentiell

Patrick Krawczyk, Patrick.Krawczyk90@hs-aalen.de,
Heinz-Peter Biirkle, Heinz-Peter.Buerkle @hs-aalen.de

bedrohliche Verdnderungen im Fertigungsablauf erken-
nen und bewerten konnen: Zum einen macht die immer
grofer werdende Vernetzung der Systeme diese auch
anfilliger gegeniiber Cyber-Attacken. Computerviren
dringen in Systeme ein, die Industrieanlagen und Kraft-
werke steuern, und manipulieren deren Steuersignale.
Zum anderen ist es auch wiinschenswert Verschleif3
und Alterung von Maschinenteilen zu erkennen und
eine frithzeitige Wartung zu ermdglichen (Predictive
Maintenance).

Dabher ist es sinnvoll, Maschinelles Lernens zur Ano-
malieerkennung in der Qualititskontrolle und in der
Uberwachung von Industrieanlagen einzusetzen [1]. In
der Literatur existiert nur wenig Material beziiglich
dem Einsatz neuronaler Netze fiir diesen Zweck. Dabei
erweisen sie sich als vielversprechendes Verfahren
[1]. Die Struktur solch neuronaler Netze dringt eine
wirklich nebenlédufige Implementierung der Algorith-
men geradezu auf. Mittels FPGAs kann eine echte
Parallelitat der Algorithmen in Hardware umgesetzt
werden, was zu einer Verbesserung der Performance
fiihrt.

II. ANOMALIEERKENNUNG MITTELS NEURONALER
NETZE

Basierend auf einem maschinellen Lernverfahren
wird ein Modell trainiert, mit welchem das normale
Verhalten eines Systems erlernt wird. Anschlieend
werden neue, unbekannte Daten mit dem trainierten
Modell verglichen. Ist das Verhalten des Modells im
probabilistischen Sinne schwer oder unwahrscheinlich
zu erklédren, wird dies als Anomalie betrachtet [2].

A. Autoencoder

Ein Autoencoder ist ein kiinstliches neuronales Netz,
welches im Bereich des maschinellen Lernens fiir die
Anomalieerkennung eingesetzt wird. Das Ziel eines
Autoencoders ist die Rekonstruktion eines Eingabe-
vektors [1, 2]. Basierend auf dem normalen Verhalten,
erlernt das Modell des Autoencoders eine Identitits-
funktion des Trainingsdatensatzes. Mit der erlernten
Identitéitsfunktion wird es fiir das Modell schwierig
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Abbildung 1. Prinzip der Anomalieerkennung mittels Autoencoder.

Anomalien zu rekonstruieren, was anhand eines Re-
konstruktionsfehlers beschrieben werden kann [1]-[3].
Abbildung 1 illustriert das Prinzip der Anomalieer-
kennung mittels eines Autoencoders. Aus dem FEin-
gabevektor z = {z;...x5} wird der Ausgabevektor
Z = {Z;...Zn} rekonstruiert. Hierfiir gelten die allge-
meinen Gleichungen:

N
s (ot o)
=1

— (W(s—na(s—l))

o~ S

T ag )
/x\ = . = .

TN a§s)

Hierbei ist ag-s) das Neuron j der Ausgabeschicht

s, W=D die Gewichtsmatrix der Ausgabeschicht,
a®*~1 die Aktivierung der vorherigen Schicht und
f() die Aktivierungsfunktion der Ausgabeschicht. An-
schlieBend wird der Rekonstruktionsfehler mit der
Gleichung

Err =

N
> i — &l
=1

ermittelt. Uberschreitet nun der Rekonstruktions-
fehler einen bestimmten Schwellenwert, so wird die
Eingabe als Anomalie klassifiziert (y = 1). Befindet
sich der Rekonstruktionsfehler unterhalb des Schwel-
lenwerts, so wird die Eingabe als normal klassifiziert
(y = 0). Der Schwellenwert kann anhand von Erfah-
rungswerten gewdéhlt werden.

B. Training

Dem Autoencoder werden Lernmuster als Eingabe-
vektoren iiberreicht und die Ausgabe wird ermittelt.
Der Fehler bzw. die Fehlerfunktion (engl. error func-
tion oder loss function) J(w) wird minimiert, wenn die
Ausgabe den gewiinschten Ergebnissen entspricht [4].
Zur Minimierung des Fehlers, werden die Gewichte
des Autoencoders angepasst. Die Fehlerfunktion J(w)
wird als Summe der quadrierten Differenzen zwischen
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z(t)

te 5 ta ! t

T

Abbildung 2. Bindr digitales Signal. tg entspricht T_ON; ¢4
entspricht T_OFF.

der gewiinschten Ausgabe ¢; und der tatsdchlichen
Ausgabe aj, beschrieben [4].

C

Jw) = 23"l arl* = L it~ af?
k=1

mit ¢t als Ziel- und a als Ausgabevektor der
Linge c; w repriasentiert alle Gewichte. Die Glei-
chung berechnet den Fehler eines einzelnen Lern-
musters. Auf einen Trainingsdatensatz [(z(1),¢(1),
(®,t@) ... (2™, ¢™)] mit m Lernmustern er-
weitert, ergibt sich die folgende Gleichung:

100 =03 (5] -

III. EXPERIMENTELLE ERMITTLUNG EINES
AUTOENCODER-MODELLS

MORNG

Fiir kiinstliche neuronale Netze existieren keine
,,One-size-fits-all*“ Losungen. Aus diesem Grund muss
das Modell fiir die jeweilige Aufgabe experimentell
ermittelt werden. Die Tests werden auf einem PC
in der Entwicklungsumgebung PyCharm Professional
v2017.2 in Python 3.5 programmiert. Als Betriebs-
system kommt Linux Mint v18.2 Sonya zum Einsatz.
Zur Erstellung der Netzstrukturen wird die Bibliothek
Keras v2.0.3 verwendet.

A. Datensatz

Die wichtigsten Signaleigenschaften binédr digita-
ler Signale einer in der Automatisierung eingesetzten
Steuerung sind die Periodendauer, Ein- und Ausschalt-
zeit, sowie der Tastgrad (Abbildung 2).

Die Periodendauer T ergibt sich aus der Summe der
Einschaltzeit ¢tz und der Ausschaltzeit ¢ 4:

T=tg+ta

Der Tastgrad,

135 135
Tastgrad = — =
astgra T tp+ta
gibt die Differenz zwischen der Einschaltzeit und der
Periodendauer an. Anhand der oben angegebenen Glei-
chungen ist erkenntlich, dass alle Parameter des binir
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Abbildung 3. Trainingsdaten, blaue Punkte entsprechen normalen
Daten.

Testdaten

1.04

0.8
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0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 10
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Abbildung 4. Testdatensatz, rote Punkte entsprechen Anomalien,
blaue Punkte normalen Daten.

digitalen Signals, sich von der Ein- und Ausschaltzeit
ableiten lassen. Somit ergibt sich ein Merkmalsvektor
T von

_ (T.ON
~ \T_oFF

welcher als Eingabevektor des zu ermittelnden Mo-
dells fungiert. T_ON und T_OFF sind die normalisier-
ten Werte von tg und ¢4. Anhand des Merkmalsvek-
tors haben wir einen Datensatz mit 1795 Eintrdgen
generiert, wovon 150 Eintrige normalen Daten und
1645 Eintrage Anomalien entsprechen. Der Datensatz
ist wiederum in einen Trainings- und Testdatensatz
aufgeteilt. Der Trainingsdatensatz (Abbildung 3) um-
fasst nur normale Daten, welche 3 Cluster formen.
Der Testdatensatz (Abbildung 4) weist neben normalen
Daten auch Anomalien auf (rote Punkte). Die Wertig-
keit der Eintrige ist auf O bis 1 skaliert. Die x-Achse
entspricht der skalierten Einschaltzeit und die y-Achse
der skalierten Ausschaltzeit.

#5"Hochschule Aalen

+1
(2) (4) ni-’») — hup1(z)

x2 ! a® —{ o —> o — & > hupa(z)

Eingabe HL 1 HL 2 HL3 Ausgabe

Abbildung 5. Finales Modell zur Anomalieerkennung des generier-
ten Trainings- und Testdatensatzes.

Erlernte Cluster
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Abbildung 6. Erlernte Cluster, blaue Punkte entsprechen normalen
Daten.

B. Performance Evaluierung unterschiedlicher Model-
le

Fiir die experimentelle Ermittlung eines passenden
Modells, wurden 120 verschiedene Modelle erstellt.
Encoder- und Decodernetz besitzen hierbei stets ei-
ne symmetrische Anzahl an Neuronen. Die Anzahl
der Neuronen pro Schicht variiert von 1 bis 15, die
Anzahl der versteckten Schichten variiert zwischen 1
und 3. Als Aktivierungsfunktion der einzelnen Neu-
ronen kommt die Sigmoidfunktion zum Finsatz. Da
das Trainingergebnis der Modelle in Abhingigkeit der
Zahl der Trainings schwanken kann, wird jedes Modell
hier fiinfmal trainiert, was hier zu einem recht stabi-
len Ergebnis fiihrt. AnschlieBend dient der Mittelwert
der ,False Negative“-Werte (FN) als Kriterium zur
Wahl eines finalen Modells. Tabelle I veranschaulicht
einen Vergleich von drei unterschiedlichen Modellen.
In Anbetracht der Mittelwerte erzielt das Modell mit
drei versteckten Schichten und jeweils 2 Neuronen,
das beste Ergebnis. Abbildung 5 illustriert das finale
Modell. Zusitzlich bietet Abbildung 6 eine visuelle
Ergénzung der vom Modell erlernten Cluster. Einga-
bewerte die sich in den blauen Bereichen befinden,
werden als normal und Daten auflerhalb davon als
Anomalie klassifiziert.

IV. SYSTEMARCHITEKTUR

Das System umfasst einen Raspberry Pi 2 und den
FPGA Cyclone V 5CSEMA4U23C6 (Abbildung 7).
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Tabelle I
MITTELWERTE DER ,,FALSE NEGATIVE®.
Modell Mittelwert FN
Ein Hidden Layer mit 2 Neuronen 86,2
Hidden Layer 1 und 3 mit 2 Neuronen, 274
Hidden Layer 2 mit 1 Neuron ’
Drei HiddenLayer mit jeweils 2 Neuronen | 10,8

Raspberry Pi 2
Testbench

DEO-Nano-SoC
] Cyclone V 5CSEMA4U23C6

Eingabevektor Klassifikations-

Autoencoder + Klassifizierung
ergebnis

Abbildung 7. Systemarchitektur.

Der Raspberry Pi 2 fungiert als Testbench, um die
Klassifikationsergebnisse des auf dem FPGA imple-
mentierten Modells zu evaluieren. Hierfiir trainiert der
Raspberry Pi ein eigenes Modell und sendet anschlie-
Bend die trainierten Gewichte per UART-Schnittstelle
zum FPGA. Wihrend einer Initialisierungsphase spei-
chert das FPGA die trainierten Gewichte ab. Anschlie-
Bend ist dieser betriebsbereit und kann Eingangssignale
durch das implementierte Netz propagieren und klas-
sifizieren. Der Raspberry Pi sendet nun die Testdaten
zum FPGA und evaluiert im Anschluss die Klassifika-
tionsergebnisse.

Der Einsatz eines externen embedded Linux Systems
kann in einem realen Einsatzfall zur Feinjustierung
des Modells verwendet werden. Sollten zum Beispiel
neue Sensoren der Maschine hinzugefiigt werden oder
alte Sensoren erneuert werden miissen, so reicht es
aus, nur die Gewichte des Modells neu zu ermitteln.
Die neuen Daten miissten in das System eingespeist
werden, woraufhin sich das System autonom an die
neuen Bedingungen anpasst.

V. IMPLEMENTIERUNG

Bei der Realisierung eines neuronalen Netzes auf
einem FPGA miissen Kompromisse eingegangen wer-
den. Fin wesentlicher Kompromiss liegt zwischen
der Fliche und der Prizision der Implementierung.
Hier liegt das Problem darin, eine Balance zwi-
schen numerischer Prizision und den Verbrauch der
FPGA-Ressourcen zu finden. Die einfache Genauig-
keit der Gleitkommaarithmetik (engl. single precisions
floating-point) ist eine ideale numerische Reprisenta-
tion, da sie aufgrund eines geringen Quantisierungs-
fehlers die groBte Prizision liefert. Zusitzlich wiirde
sie der Reprisentation auf dem Raspberry Pi 2 ent-
sprechen, womit eine identische Performance resul-
tiert. Allerdings liegt der Ressourcenverbrauch einer
Gleitkommaarithmetik hoher als bei einer Festkomma-
Arithmetik [5, 6]. In [5] wurde die numerische Prizi-
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Abbildung 8. Blockdiagramm der FPGA-Implementierung.

sion neuronaler Netze auf einem FPGA beziiglich der
Rechenzeit und Flachenverbrauch untersucht. Dabei
wurde festgestellt, dass die Festkomma-Arithmetik 12-
mal schneller und eine um 13-fach kleinere Fldche
verbraucht. Weiterhin werden dort 12 Bit fiir die Nach-
kommastelle empfohlen.

Fiir diesen Beitrag haben wir uns fiir eine 18 Bit
Festkomma-Arithmetik entschieden. Hierbei entspre-
chen 12 Bit der Nachkommastelle, 5 Bit der Vorkom-
mastelle und 1 Bit dem Vorzeichen. Mit insgesamt 6
Bit fiir die Vorkommastelle ldsst sich ein Wertebereich
von [—32; 32] beschreiben. Der benotigte Wertebereich
und somit die benotigte Anzahl an Vorkommastellen,
hingt von dem Wertebereich der trainierten Gewichte
ab. Aufgrund der 12 Bit Nachkommastellen, weist
die Reprisentation einen LSB-Wert von 2.44140625 -
1074 £ 2712 gyf. Negative Werte werden mittels
Zweierkomplement dargestellt.

Abbildung 8 veranschaulicht eine Ubersicht aller
Komponenten. Fiir die Ubertragung der Gewichte wer-
den 3 Byte benotigt, welche mit der Komponente
,»Weights_erstellen® zusammengefiigt werden.

A. Einzelnes Neuron

Das Neuron ist die grundlegende Recheneinheit in
einem kiinstlichen neuronalen Netz. Abbildung 9 ver-
anschaulicht die Implementierung. Fiir jedes Neuron
miissen drei Gewichte (ein Bias-Gewicht, zwei Ein-
gangsgewichte) gespeichert werden. Aufgrund der 18
Bit Festkomma-Arithmetik benétigt ein Neuron 54 Bit
Speicher. Fiir acht Neuronen (ganzes Autoencoder-
Netz) entspricht das 432 Bit Speicherbedarf. Aufgrund
des geringen Speicherbedarfs, speichern wir die Ge-
wichte in Registern, welche Logikzellen verbrauchen.
Bei deutlich grofleren Netzen bzw. bei Neuronen mit
deutlich mehreren Eingiingen, empfiehlt es sich, spezi-
elle BlockRAMs zu verwenden.

Die ALU multipliziert die Eingénge mit den entspre-
chenden Gewichten und summiert diese auf. Um eine
echte Parallelitit zu realisieren, benotigt jeder Eingang
eines Neurons einen Multiplizierer. Somit hidngt die
Parallelitdat von der Grofie des Netzes, sowie von den
zur Verfiigung stehenden FPGA-Ressourcen ab. Mo-
derne FPGAs stellen eingebettete DSP-Blocke bereit,
um fiir Rechenoperationen Logikzellen zu sparen. Die
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input_A[17..0]
Neuron_Controller:Controller
done
lk_SOMH:
clk_ z clk_S50MHz Addr{1..0] Neuron_ALU:ALU
init] init clear
reset reset clk_en | clear
start]
S done | ) Sigmoid:sig
weight_ready| weight_ready write_ram clk_50MHz
input_B[17..0] data in 1[17.0] data[17..0] data_out[17..0]
—_

Neuron_Speicher:Speicher

l data_in 2[17..0] L

weight bias[17.0

]

Addr{1..0] weight input1[17..0]

weights_in[17..0] Din[17..0] Dout B[17..0] weight input2[17..0]
clk_50MHz Dout W1[17..0]
reset Dout W2[17..0]

write_ram

Abbildung 9. Blockdiagramm der FPGA-Implementierung eines Neurons.

Ergebnisse der Multiplikationen miissen aufsummiert
werden. Hierfiir bietet sich eine Baumstruktur der
Addierer an. Bei Bedarf kann diese Baumstruktur mit
Pipe-Lining erweitert werden. Fiir den Bias Eingang
wird kein Multiplizierer verwendet, da dieser immer
eine ,,1* aufweist und sich somit eine Multiplikation
eriibrigt.

In jedem Neuron fungiert die Sigmoidfunktion als
Aktivierungsfunktion. Fine Hardware Implementie-
rung der Sigmoidfunktion benétigt aufgrund der e-
Funktion einen hohen Ressourcenverbrauch. In [7]
werden diverse Ansitze zur Hardware Implementie-
rung einer Sigmoidfunktion getestet. Hauptaugenmerk
liegt auf dem Ressourcenverbrauch, sowie der Abwei-
chung der implementierten Funktion gegeniiber der
originalen Sigmoidfunktion. Zur Implementierung als
Look-Up Tabelle werden keinerlei Angaben zur Ab-
weichung angegeben. Allgemein gilt, je groBer die
Tabelle, desto geringer ist die Abweichung und desto
groBler ist der Ressourcenverbrauch. Fiir unser Netz
haben wir uns fiir die PLAN Funktion (Piecewise
Linear Approximation of a Nonlinear function) als
Implementierungsansatz entschieden. Mit nur 44 be-
notigten Logikblocken, 67 Look-Up Tabellen und ei-
ner maximalen Abweichung von 2,14 %, erweist sich
dieser Ansatz als annehmbar. Ein Vorteil der PLAN-
Funktion ist die Verwendung von Schiebeoperatoren
anstelle von Multiplikationen.

B. Autoencoder-Netz

Das Autoencoder-Netz wird mit acht einzelnen Neu-
ronen realisiert. Fiir die Initialisierungsphase ist ein
DEMUX vorgesehen, welcher die Gewichte zu den
einzelnen Neuronen weiterleitet. Ein Controller ist fiir
die Steuerung der einzelnen Neuronen, sowie fiir den
DEMUX verantwortlich.

C. Klassifizierung

Der Rekonstruktionsfehler entspricht dem euklidi-
schen Abstand zwischen der Eingabe und der vom
Autoencoder berechneten Ausgabe. Dieser wird an-
schlieBend mit einem Schwellenwert verglichen und
entsprechend klassifiziert. Der euklidische Abstand be-
rechnet sich gemédf der Gleichung

N
> llzi =zl
i=1

mit x; als Eingabe und Z; als rekonstruierte Eingabe.
Fiir den Term

N
> i — &l
=1

wird das Zweikomplement der rekonstruierten Ein-
gaben gebildet. Auf diese Weise kann die Subtraktion
mit einem Addierer realisiert werden. Die Differenzen
werden anschlieBend quadriert und zum Schluss ad-
diert.

Anstatt nun die Wurzel aus dem oben berechneten
Ergebnis zu ziehen, kann stattdessen der Schwellen-
wert quadriert werden. Dies erspart die Implementie-
rung der Wurzelberechnung auf dem FPGA und fiihrt
zum selben Klassifikationsergebnis.

Der Schwellenwertvergleich wird mit einem Kompa-
rator realisiert. Weist der Rekonstruktionsfehler einen
Wert kleiner gleich dem Schwellenwert auf, so wird
der Ausgang auf LOW gesetzt. Ist der Rekonstrukti-
onsfehler grofer als der Schwellenwert, so wird der
Ausgang auf HIGH gesetzt.

VI. ERGEBNISSE
A. Ressourcenverbrauch auf dem FPGA

Die in den Tabellen II bis V vorgelegten Daten des
Ressourcenverbrauchs, werden dem Synthese-Report
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Tabelle 1T

GESAMTRESSOURCENVERBRAUCH AUF DEM FPGA.
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AUTOMATISIERUNGSTECHNIK AUF FELDPROGRAMMIERBAREN
LOGIKBAUSTEINEN (FPGAS)

Tabelle VI
LAUFZEITEN EINES EINZELNEN NEURONS.

Resource Verbrauch Phase Laufzeit in ns
ALMs 1.369 / 15.880 (9 %) Initialisierung 80
Register 1229 / 60.376 (2 %) Betrieb 40
ALUTSs 2463
BlockRAM Bits 0/ 2.764.800 (0 % Tabelle VII
DSP Blécke 16 / 84 (19 %) GESAMTZEIT, VOM AUTOENCODER-START BIS HIN ZUM
KLASSIFIKATIONSERGEBNIS.
Tabelle III Funktion Laufzeit in ns
RESSOURCENVERBRAUCH EINES EINZELNEN NEURONS. Gesamt 400
Resource Verbrauch Autoencoder-Netz 340
Register 89 / 60.376 (0.1 %) Klassifizierung 60
ALUTSs 173
BlockRAM Bits 0/2.764.800 (0% Die Laufzeiten eines einzelnen Neurons kdnnen
DSP Blgcke 2784 2.3%) der Tabelle VI entnommen werden. Es ist ersichtlich,

Tabelle IV
RESSOURCENVERBRAUCH DES AUTOENCODER-NETZES.

Resource Verbrauch
Register 743 / 60.376 (1.2 %)
ALUTs 1533
BlockRAM Bits 0/ 2.764.800 (0 %
DSP Blocke 16 / 84 (19 %)
Tabelle V
RESSOURCENVERBRAUCH DER KLASSIFIZIERUNG.
Resource Verbrauch
Register 344 / 60.376 (0.5 %)
ALUTSs 830
BlockRAM Bits 0/2.764.800 (0%
DSP Blocke 0/84 (0%)

der Entwicklungsumgebung Quartus Prime entnom-
men. In Tabelle 2 ist der Gesamtressourcenverbrauch
auf dem FPGA dargelegt. Aus der Tabelle geht her-
vor, dass das Gesamtsystem 9 % der ALMs, 2% der
Register und 19 % an DSP Blocken verbraucht.

Der Ressourcenverbrauch eines einzelnen Neurons
ist in Tabelle III dargelegt. Aufgrund der zwei ver-
wendeten eingebetteten Multiplizierer, verbraucht ein
einzelnes Neuron 2 DSP Blocke. Dies erklédrt den
Gesamtverbrauch an DSP Blocken in der Tabelle II
(8 Neuronen - 2 DSP Blocke). Tabelle IV legt den
Ressourcenverbrauch des Autoencoder-Netzes dar und
Tabelle V legt den Ressourcenverbrauch der Klassifi-
zierung dar.

B. Rechenzeit

1) Laufzeiten auf dem FPGA: Zur Ermittlung der
Laufzeiten wird eine RTL-Simulation in der Software
ModelSim 10.5b der Firma Mentor Graphics durchge-
fiihrt.
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dass ein Neuron 80 ns benotigt, um die Gewichte
zu speichern. Wihrend der Betriebsphase bendtigt ein
Neuron 40ns (25 MHz), um einen Eingabevektor zu
verarbeiten.

Die Zeit vom Start des Autoencoder-Netzes bis
hin zum Klassifikationsergebnis kann der Tabelle VII
entnommen werden. Das Autoencoder-Netz benotigt
17 Takte um eine Eingabe zum Ausgang hin zu propa-
gieren. Diese Zeit ergibt sich aus der Rechenzeit eines
einzelnen Neurons (2 Takte), der vier Schichten (3
versteckte-, 1 Ausgabeschicht), einem Start- und Ende-
Takt (Start- und Done-Flag) jeder Schicht, sowie dem
Start-Takt des Netzes 2 x4 +2 x4+ 1=17).

Die Gesamtzeit betrdagt 400 ns, was einer Frequenz
von 2,5MHz entspricht. Eingangsfrequenzen schnel-
ler als 2,5 MHz konnen dementsprechend nicht direkt
verarbeitet werden, weshalb eine Zwischenpufferung
hoherer Frequenzen notwendig wire. Typischerweise
liegt die maximale Frequenz bindr digitaler Signale
einer SPS-Steuerung bei 1 kHz — sie ist also wesentlich
kleiner.

2) FPGA vs. PC(VM) vs. Pi: Des Weiteren ist ein
zeitlicher Vergleich der Netzgeschwindigkeit auf un-
terschiedlichen Plattformen interessant. Zur Verfiigung
steht neben dem FPGA, der Raspberry Pi 2, sowie eine
virtuelle Maschine mit 64 Bit-Linux Mint 18.2 Sonya
als Betriebssystem, einem Intel(R) Core(TM) i5-7500
CPU @ 3,40 GHz Prozessor und 2048 MB Speicher.
Die Netzgeschwindigkeit entspricht der Zeit, die das
Autoencoder-Modell benétigt, um eine Eingabe zum
Ausgang hin zu propagieren.

Die Netzgeschwindigkeit des FPGAs wird durch ei-
ne RTL-Simulation ermittelt. Sowohl auf dem Raspber-
ry Pi 2, als auch in der virtuellen Maschine, wird die
Netzgeschwindigkeit nach 10 Durchldufen mit 1000
Eingaben gemittelt. Durch die 1000 Eingaben sollen
die betriebssystembedingten Schwankungen der Lauf-
zeiten herausgemittelt werden. Um zu vermeiden das
bestimmte Caching-Mechanismen der Betriebssysteme
die Zeiten verfilschen, werden die Eingaben jedes Mal
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Abbildung 10. Zeitvergleich der Netzlaufzeit zwischen den unter-
schiedlichen Plattformen (Pi, PC(VM), FGPA).

zufillig neu gewihlt.

Des Weiteren ist wichtig zu erwihnen, dass das
Autoencoder-Netz in Python mit der Bibliothek Keras
realisiert wurde. Jegliche Netzfunktionen werden durch
Keras ausgefiihrt, weshalb an dieser Stelle keine nach-
triglichen Performanceverbesserungen erzielt werden
konnen. Zusitzlich ist Python eine Interpretersprache,
welche gegeniiber einer Maschinensprache eine lang-
samere Ausfithrungsgeschwindigkeit aufweist.

Der Raspberry Pi 2 benétigt im Schnitt 3,579 ms,
die virtuelle Maschine 342,7 us und das FPGA 340ns.
Abbildung 10 veranschaulicht die Zeiten anhand eines
Balkendiagramms. Das FPGA ist etwa um einen Faktor
10.000 schneller als der Raspberry Pi 2 und um etwa
einen Faktor 1000 schneller als die virtuelle Maschine.

VII. KLASSIFIKATION AUF DEM FPGA

Die Performance wird anhand des Testdatensatzes
ermittelt. Die Testdaten werden durch das implemen-
tierte Modell propagiert und anschlieend klassifiziert.
Die Klassifikationsergebnisse werden in Form einer
Wabhrheitsmatrix angegeben (Abbildung 11). Das Mo-
dell erzielt eine Treffergenauigkeit von 98,52 %. Quali-
tativ betrachtet liefert das FPGA Modell ein brauchba-
res Ergebnis, welches in der priadiktiven Wartung von
SPS-Anlagen durchaus seine Anwendung finden kann.

VIII. FAzZIT

Wir haben gezeigt, dass neuronale Netze fiir die
Anomalieerkennung durchaus ihre Anwendung im Be-
reich der Automatisierungstechnik finden konnen. Das
Modell erzielt mit 98,52 % eine sehr gute Treffer-
genauigkeit des Testdatensatzes. Das auf dem FPGA
implementierte Modell arbeitet im Vergleich zu den
relativ langsamen Steuersignalen (1kHz) zur Zeit zu
schnell (2.5 MHz) und weist einen fiir die Modellgro3e
relativ hohen Ressourcenverbrauch auf.

In kommenden Projekten kann auf eine rein se-
quentielle Implementierung gewechselt werden (Abbil-
dung 12). Diese weist nur noch eine einzige ALU, mit
2 Addierern und 2 Multiplizieren auf. Die Gewichte
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Abbildung 11. Wahrheitsmatrix des Testdatensatzes.
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Abbildung 12. Neuronale Netzstruktur als sequentieller Ansatz.

und die Ausgabewerte der einzelnen Neuronen werden
in BRAMs gespeichert. Diese Implementierung redu-
ziert deutlich den Ressourcenverbrauch auf dem FPGA
und benotigt hochgerechnet etwa 50 Takte (1 MHz)
um eine Eingabe durch das Netz zu propagieren und
zu klassifizieren. Eine weitere Moglichkeit um das
System in Zukunft zu erweitern ist den Raspberry
Pi 2 durch das embedded Linux eines SoC-Chips zu
ersetzen. Dadurch konnte das System als ,,stand-alone*
fungieren — Dies fiihrt zu geringeren Kosten und einem
reduzierten Bauraumbedarf.
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Zusammenfassung—Die vorliegende Arbeit untersucht
die Ubertragung und Applizierung von algorithmischen
Losungsansiitzen aus dem Bereich der Kiinstlichen In-
telligenz und des Maschinellen Lernens in den Bereich
des Systementwurfs. Das betrachtete Anwendungsbeispiel
entstammt dem Bereich energietechnischer Systeme. Auf-
setzend auf eine im Rahmen von Vorgiingerarbeiten [1]
geschaffene skalierbare Methodik und Werkzeugumge-
bung wird ein KI-Ansatz fiir eine systematische Op-
timierung der Steuerung von Systemkomponenten und
-szenarien hinsichtlich variierender Zielkriterien einge-
setzt — im vorliegenden Fall hinsichtlich der optimierten
Steuerung eines Blockheizkraftwerk-Szenarios (BHKW).
Innerhalb einer experimentellen Untersuchung wird auf-
gezeigt, wie und in welchem Umfang innerhalb eines
KI-basierten Losungsverfahrens die Beriicksichtigung ei-
ner komplexen Nebenbedingung — im vorliegenden Fall
die Charakteristika der Strombdrse (,,borsenoptimier-
tes BHKW*) — Vorteile gegeniiber der konventionellen
(,,warmegefiihrten‘) Steuerungsstrategie zu verschaffen
in der Lage ist.

Schliisselworter—Energietechnische Systeme, BHKW,
Borsenoptimierung, Kiinstliche Intelligenz, Simulated
Annealing

I. EINLEITUNG

Wie verschiedene Anwendungsbereiche eindrucks-
voll belegen, liefern Ansdtze aus dem Bereich der
Kiinstlichen Intelligenz (KI) und des Maschinellen
Lernens (ML) leistungsfidhige Losungsverfahren fiir
Problemstellungen, die durch eine hohe Komplexi-
tit, Heterogenitidt, Dynamik sowie stark variierende
Randbedingungen charakterisiert sind. Klassische Bei-
spiele hierfiir liefern etwa Anwendungen wie Siri,
Google-Now oder Google-Translate, die — basierend
auf Neuronalen Netzen — etablierte Systemlosungen im
Bereich der automatisierten Sprachanalyse, -erkennung
und -iibersetzung liefern.

Da beim Entwurf komplexer Systeme dhnliche Vor-
aussetzungen und Randbedingungen gelten, ist der
Versuch, KI-Ansitze im Bereich des Systementwurfs
anwendbar zu machen und dort zur Beantwortung
relevanter Fragestellungen einzusetzen, naheliegend.
Dies soll im Folgenden am Beispiel energietechnischer

Johannes Mast, mast@hs-albsig.de, Stefan Ridle, raedlest@hs-
albsig.de, und Joachim Gerlach, gerlach@hs-albsig.de sind Mitglie-
der der Hochschule Albstadt-Sigmaringen, JakobstraBe 6, 72458
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Systeme im Kontext komplexer Randbedingungen, die
sich im Rahmen der Energiewende beim Ubergang zu
erneuerbaren Energien ergeben, untersucht und aufge-
zeigt werden.

Eine der Schliisseltechnologien der Energiewende
stellen BHKWSs dar, die beim Betrieb sowohl Wirme
als auch Strom erzeugen. In der Regel werden sie
nach dem Wirmebedarf betrieben. Wenn allerdings
der Wirmebedarf gedeckt werden soll, bei gleichzei-
tiger Beriicksichtigung der Preise an der Stromborse,
entsteht ein hochkomplexes Optimierungsproblem, bei
dem deutliche Parallelen zu Anwendungsgebieten er-
kenntlich sind, in denen sich KI bereits als ertragreich
erwiesen hat. Aus diesem Grund wird in diesem Bei-
trag untersucht, auf welche Weise die Problemstellung
in eine fiir die Anwendung von KI-Ansitzen taugli-
che Darstellung tiberfithrt werden kann und auf wel-
che Weise geeignete Iterationsverfahren und Metriken
fiir eine zielgerichtete Traversierung des Explorations-
raums formuliert werden konnen.

Der folgende Beitrag ist wie folgt gegliedert: II
beschreibt als Grundlagen die Besonderheiten von
Blockheizkraftwerken sowie den fiir die Optimierung
gewihlten KI-Ansatz. In III wird erldutert, wie die
Problemstellung auf den KI-Ansatz abgebildet wer-
den kann, so dass ein auf die Stromborse optimiertes
Steuersignal fiir den Folgetag liefert. IV vergleicht die
Resultate eines stromborsenoptimierten BHKWs mit
einem nicht optimierten BHKW. Abschliefend werden
im Abschnitt Fazit die Ergebnisse zusammengefasst
und es wird ein Uberblick iiber die Einsatzmoglich-
keiten der beschriebenen Methodik gegeben.

II. GRUNDLAGEN

In diesem Kapitel werden die im weiteren Verlauf
benotigten Kenntnisse erldutert. Zu diesem Zweck wer-
den die Eigenschaften eines BHKWs, die intelligente
Suchmethodik ,,Simulated Annealing®, sowie spezi-
fische Randbedingungen der Domine Energietechnik
erldutert.

A. Werkzeugumgebung

Im Rahmen des vom Bundesministerium fiir Wirt-
schaft und Energie (BMWi) geforderten Projekts SA-
DE (,,Simulative Analyse dezentraler Energieversor-
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Abbildung 1. Werkzeugumgebung.

gungskonzepte®) ist eine Modellierungs- und Simula-
tionsumgebung entstanden. Wie in Abbildung 1 dar-
gestellt, sind Datenquellen des Servers der Stromborse
(EPEX SPOT), dem Server des Deutschen Wetterdiens-
tes (DWD) und weiteren Servern mit Messdaten an die
Werkzeugumgebung angebunden.

Durch diese ist es moglich, in der Werkzeugumge-
bung modellierte, energietechnische Systemszenarien
auf bestimmte Standorte und Szenarien anzupassen.
Als energietechnische Komponenten sind Simulations-
modelle einer Photovoltaikanlage, einer Windenergie-
anlage und eines Blockheizkraftwerks in die Umge-
bung eingebunden. Damit ermoglicht es die Umgebung
Daten fiir den KI-Ansatz zu erstellen und Systemsze-
narien zu bewerten. [3]

B. Blockheizkraftwerk

Ein BHKW besteht aus einem Verbrennungsmo-
tor der zur Stromerzeugung an einen Generator an-
geschlossen ist. Neben dem Verbrennungsmotor und
dem Generator besitzt ein BHKW zusitzlich héu-
fig einen Pufferspeicher, bei dem es sich um einen
Wirmespeicher handelt. Wenn mehr Wirme erzeugt
wird, als zum aktuellen Zeitpunkt benétigt, kann der
Wirmeiiberschuss im Pufferspeicher gelagert werden,
bis die Wirme bendtigt wird. Um den Verschleil3
eines BHKWs gering zu halten, wird es typischer-
weise immer mit einer Nennleistung betrieben. Somit
hat ein BHKW zwei Zustinde: Ausgeschaltet und
Eingeschaltet (auf Nennleistung). Die am héaufigsten
verwendete Betriebsweise richtet die Steuerung des
BHKWs auf die Wiarmeanforderungen des angeschlos-
senen Verbrauchers aus. Sie wird als wirmegefiihrte
Betriebsweise bezeichnet.

C. Gesetzeslage fiir KWK-Anlagen

BHKWs stellen eine zunehmend verbreitete energie-
technische Komponente, basierend auf der Kraft-Wir-
me-Kopplung (KWK) dar. Betreiber von KWK-An-
lagen konnen nach dem KWK-Gesetz eine von der
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elektrischen Leistung abhingige Forderung der Anlage
vom Bund erhalten, wodurch sie fiir jede erzeugte
Kilowattstunde (im Folgenden: kWh) eine Zuschlags-
zahlung erhalten. Bislang hatten alle vom KWK-Gesetz
geforderten KWK-Anlagen fiir ihren erzeugten Strom
eine Abnahmegarantie durch den Netzbetreiber, der
dazu verpflichtet war, unabhingig von der Netzlast
oder dem Borsenstrompreis den Strom zum iiblichen
Marktpreis mit zusitzlichem KWK-Zuschlag abzuneh-
men. Das hat dazu gefiihrt, dass ein Grofteil der heute
existierenden BHKWs die Steuerung des Motors nach
dem Wirmebedarf ausgelegen. Der nebenbei erzeugte
Strom, wird entweder fiir den Eigenbedarf genutzt oder
zu den beschriebenen, fixen Konditionen in das offent-
liche Netz eingespeist. Mit der Neufassung des KWK-
Gesetzes von 2016 werden alle Neuanlagen und alle
seit Beginn modernisierten KWK-Anlagen, die eine
Leistungsgrenze iiberschreiten, zur Direktvermarktung
ihres erzeugten Stroms verpflichtet [1]. Zudem wird
im Gesetz festgehalten, dass keine Zuschlagszahlun-
gen in Stunden mit Borsenstrompreisen kleiner oder
gleich Null erfolgen. Diese Gesetzesneufassung fiihrt
dazu, dass wiarmegefithrte BHKWSs fiir den Betreiber
nicht mehr so rentabel sind wie zuvor. Denn bei
der warmegefiihrten Betriebsweise wird Strom nahezu
durchgehend erzeugt, und zwar auch zu Zeiten, in
denen der Strompreis an der Stromborse aufgrund
eines Uberangebot nicht rentabel ist oder sich gar
im Negativen befindet. Dahingegen kdnnen energie-
technische Komponenten, die als weiteren Parameter
die Strompreise beriicksichtigen, besser wirtschaften
und zusétzlich dazu beitragen den Energiehaushalt des
Stromnetzes zu stabilisieren.

D. Bedingungen fiir einen maximierten Profit

Im Wartungsvertrag eines BHKWs werden meist
Zeitbedingungen fiir einen verschleilarmen Betrieb an-
gefiihrt. Darunter féllt meist eine Mindestlaufzeit und
-kiihlzeit. Unabhingig vom Wartungsvertrag sollten
beim Umstieg bzw. der Neuinstallation eines borsenop-
timierten BHKWs mehrere Faktoren gegeben sein, um
den Gewinn gegeniiber der wirmegefiihrten Betriebs-
weise zu maximieren. Diese werden bei der Implemen-
tierung im Abschnitt Methode und Implementierung
miteinflieBen und werden deshalb in den folgenden
Abschnitten erlédutert.

1) Kessel fiir Gewinnoptimierung: Der Wirkungs-
grad eines BHKW s ist in der Regel hoher als der eines
Kessels, weil anders als beim Kessel die Wiarme nur
ein Nebenprodukt des stromerzeugenden Generators
ist. Allerdings ist die Warmeerzeugung eines Kessels
bei gleichem Finsatz von Brennstoff grofer die eines
BHKWs [4]. Daher rentiert sich die Inbetriebnahme
eines BHKWs gegeniiber einem Kessel nur, solange
der Gewinn durch den erzeugten Strom die zusitzli-
chen Brennstoffkosten iibersteigt. Wenn ein zusitzli-
cher Kessel vorhanden ist, kann die borsenoptimierte
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Steuerung Brennstoffkosten einsparen, indem sie das
BHKW bei niedrigen Borsenpreisen trotz Wirmebe-
darf ausgeschaltet ldsst. Zu diesen Zeiten deckt der
Kessel den Wéirmebedarf alleine ab. Vorzugsweise
sollte der Kessel im Heizkreislauf nicht an densel-
ben Pufferspeicher wie das BHKW installiert werden.
Ansonsten ist die Temperatur im Riicklauf des Puf-
ferspeichers tendenziell hoher und das BHKW muss
ofters Kiihlpausen einlegen, was die Betriebsstunden
des BHKWs einschrinkt. Als Grenzkosten wird der
Preis fiir elektrische Energie (z.B. 1kW) bezeichnet,
ab dem die Inbetriebnahme des BHKWs profitabler ist
als die des Kessels. Abhingig vom spezifischen Fall
unterscheiden sich die Grenzkosten, und miissen vom
Betreiber des BHKWs im Vorfeld berechnet werden.

2) Mindesttemperatur aufrechterhalten: Bei der
borsenoptimierten Steuerung gibt es Situationen, in
denen es zu ldngeren Ausschaltzeiten des BHKWs
aufgrund von niedrigen Preisen an der Borse kommt. In
diesen Zeiten wiirde sich die Temperatur des Wassers
im Pufferspeicher langsam auf die Umgebungstempe-
ratur abkiihlen. Bei der wirmegefiihrten Betriebsweise
tritt diese Situation nie ein, weil das BHKWSs seine
Schaltzyklen nach vorgegebenen Temperaturgrenzen
im Pufferspeicher richtet. Im borsenoptimierten Betrieb
fiihrt dieser Umstand allerdings dazu, dass der Kessel
und das BHKW héufig parallel im Betrieb sind, wenn
die Temperatur im Pufferspeicher nicht heil genug
ist, um den Wirmebedarf zu decken. Der parallele
Betrieb ldsst den Brennstoffbedarf stark ansteigen. Um
dies zu vermeiden, sollten bei einem borsenoptimierten
BHKW installierte Pumpen dafiir sorgen, dass die
Speichertemperatur im ausgeschalteten Zustand dauer-
haft nur geringfiigig unter die Mindesttemperatur (oft
60°C) fallt.

E. Algorithmischer Losungsansatz

Zur Losung der Problemstellung wird die intelli-
gente Suchmethodik ,,Simulated Annealing* gewéhlt,
die sich ins Teilgebiet ,Kiinstliche Intelligenz“ der
Informatik eingruppieren lésst. Ihr Einsatzgebiet ist die
niherungsweise Losung schwieriger Optimierungspro-
blemen mit grofem Zustandsraum. Der Algorithmus
ist dem Abkiihlungsprozess in der Metallurgie nach-
empfunden. Bei der Suchmethodik wird versucht, bei
hoher Temperatur das Problem in der Grundform zu
erschliefen, um bei fallender Temperatur nur noch den
Feinschliff vorzunehmen. Die Temperatur wird durch
einen Parameter im Algorithmus dargestellt. Bei der
Implementierung wird die Suchmethodik meistens in
zwei Funktionen unterteilt. Die Nachbarschaftsfunkti-
on passt, angefangen mit einem Startzustand, in jeder
Iteration den aktuellen Zustand zufillig an. Die Tref-
ferfunktion priift den derzeitigen Zustand und ermit-
telt den Trefferwert hinsichtlich des Optimierungsziels.
Liefert der neu kreierte Zustand einen besseren Tref-
ferwert als der vorherige Zustand, wird er iibernom-
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Abbildung 2. Datenstruktur.

men. Ansonsten wird er mit einer Wahrscheinlichkeit
iibernommen, die mit dem Abfallen der Temperatur
und mit der Hohe der Abweichung vom vorherigen
Zustand geringer wird. Diese Funktionen werden in
jedem Durchlauf abwechselnd aufgerufen. Nach jedem
Durchlauf wird die Temperatur verringert, wodurch die
Spriinge im Zustandsraum kleiner werden. Sobald die
Temperatur einen festgelegten Wert erreicht, wird der
bislang beste Zustand fiir die Losung des Optimie-
rungsproblems vorgeschlagen. [4]

III. METHODE UND IMPLEMENTIERUNG

Nachdem im vorherigen Kapitel die Grundkennt-
nisse und Rahmenbedingungen spezifiziert wurden,
werden diese in den folgenden Abschnitten bei der
Implementierung einer moglichen Vorgehensweise vor-
ausgesetzt. Diese erlaubt es eine borsenoptimierten
Steuerung fiir ein BHKW zu erstellen.

Untersuchungen heuristischer Suchverfahren haben
gezeigt, dass Simulated Annealing gut geeignet ist, um
nach einer Losung fiir die Problemstellung zu suchen.
Eine auf das Ziel zugeschnittene Implementierung ei-
ner Nachbarschafts- und Trefferfunktion wird in den
folgenden Abschnitten beschrieben.

A. Nachbarschaftsfunktion

Fiir die Nachbarschaftsfunktion muss ein Zustand
definiert werden. In diesem Fall wurde fiir den Zustand
eine Datenstruktur gewihlt, bei der ein Eintrag aus dem
Operationsmodus des BHKWs und dessen Startzeit
besteht (vgl. Abbildung 2). Das BHKW kann entwe-
der ein- oder ausgeschaltet sein und besitzt demnach
Operationsmodi, die immer abwechselnd durchgefiihrt
werden. Die Startzeit eines Eintrags ist gleichzeitig die
Endzeit des vorherigen Eintrags. Auf die Datenstruk-
tur kann die Nachbarschaftsfunktion zwei Operationen
ausfiihren. Sie kann entweder einen Eintrag aus der Da-
tenstruktur entfernen oder hinzufiigen. Beim Entfernen
eines Eintrags muss unterschieden werden zwischen
dem ersten, dem letzten und den restlichen Eintrigen
(vgl. Abbildung 3).
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Abbildung 3. Entfernen eines Eintrags aus der Datenstruktur.
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Abbildung 5. Steuersignal nach Loschoperation.
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Abbildung 4. Steuersignal vor Loschoperation.

Soll das erste Element aus der Liste entfernt werden,
muss neben dem Loschen des FEintrags noch eine
Anpassung der Startzeit des zweiten Eintrags auf den
Beginn des Zeitintervalls vorgenommen werden. Wenn
der letzte Eintrag geloscht wird, zieht sich dadurch der
vorherige Punkt bis zum Ende des Intervalls. Punkte,
die zwischen dem ersten und dem letzten Punkt liegen,
werden durch Entfernen von zwei aufeinanderfolgen-
den Punkten realisiert. Dadurch wird der Operati-
onsmodus des vorherigen Eintrags um die entfernte
Zeit verldngert. Als Beispiel wird in Abbildung 4 ein
Steuersignal dargestellt, auf das eine Loschoperation
durchgefiihrt wird.

Die Punkte stellen einen Eintrag in der Datenstruktur
dar. Im Beispiel wird fiir i der fiinfte Eintrag gewiirfelt.
Dadurch werden die Eintrige 5 und 6 entfernt und der
vierte Eintrag wird implizit um die Zeit der entfernten
Eintrdge verlidngert. Das Ergebnis zeigt Abbildung 5.

Als Gegenspieler zur Loschoperation existiert eine
Operation fiir das Hinzufiigen eines Eintrags in die
Datenstruktur (vgl Abbildung 6). Hierbei wird ein
bestehender Eintrag, der lang genug ist, um einen
inversen Eintrag aufzunehmen, ausgewihlt.

Aus dem gewihlten Fintrag werden schlussendlich
durch das Einfiigen drei Eintrdge. Erst ein Eintrag mit
dem alten Operationsmodus, anschliefend ein neuer
Eintrag mit dem inversen Operationsmodus und zuletzt
ein Eintrag mit dem originalen Operationsmodus.

Fiir die Linge eines Eintrages auf den eine Hinzu-
fiigeoperation durchgefiihrt werden soll, miissen also
Randbedingungen fiir die Mindestlauf- und Mindest-

62

Bestimme zufalligen
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Stop
Abbildung 6. Hinzufiigen eines Eintrags in die Datenstruktur.

kiihlzeit gelten. Um geeignet Eintrige zu ermitteln,
werden alle Eintrige in der Datenstruktur auf folgende
Bedingung tiberpriift:
(i) Wenn gewihlter Eintrag einen eingeschalteten
Operationsmodus hat:

Duration (Entry,) > 2 - Mingn + Mingpr

(ii)) Wenn gewihlter Eintrag einen ausgeschalteten
Operationsmodus hat:

Duration (Entry,) > 2 - Minggr + Minpn

Wenn die Bedingung eingehalten werden kann, wird
die zusitzlich vorhandene Zeit zufillig auf die drei
Eintrdge aufgeteilt. Dies ist notwendig, damit keine
explizite Operation fiir das Skalieren und Verschieben
von Eintridgen benotigt wird.

Auf das im letzten Beispiel resultierende Steuer-
signal wird im Folgenden eine Hinzufiigeoperation
durchgefiihrt. Das Steuersignal vor der Hinzufiigeope-
ration zeigt Abbildung 7.
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Abbildung 7. Steuersignal vor Hinzufiigeoperation.

0 1 2 3 4 5 6

Abbildung 8. Steuersignal nach Hinzufiigeoperation.

Die Eintrége 2 und 4 erfiillen die Bedingung (ii). Sie
sind lang genug, um einen Eintrag einzunehmen. Durch
Wiirfeln wird der Eintrag 2 ausgewihlt. Ein inverser
Eintrag wird eingefiigt, so dass aus dem FEintrag 2
implizit die Eintrige 2, 3 und 4 entstehen.

Innerhalb einer Iteration kann entweder eine Ent-
fern- oder Hinzufiigeoperation oder eine Kombinati-
on aus beiden Operationen ausgefiihrt werden. Eine
Kombination aus beiden hilft dem Algorithmus bei
einer fortgeschrittenen Anzahl an Iterationen nicht fest-
zustecken, sobald schlechtere Zustinde nur noch mit
einer sehr geringen Wahrscheinlichkeit iibernommen
werden. Wenn dann immer nur eine der beiden Opera-
tionen ausgefiihrt wird, kann es vorkommen, dass diese
den Zustand nur noch verschlechtern konnen.

B. Trefferfunktion

Die Trefferfunktion beurteilt die Qualitdt des ak-
tuellen Zustandes. Sie wird in zwei Teile unterteilt.
Im ersten Teil wird der Temperaturverlauf im Puffer-
speicher bewertet und im zweiten Teil der Profit an
der Stromborse ermittelt. Um die Teile zusammen zu
gewichten, wird von beiden Teilen ein normierter Wert
zwischen 0 und 1 produziert.

1) Teil 1: Uberpriifung des Pufferspeichers:

Fiir die Uberpriifung des Pufferspeichers werden N
Temperaturen in einem Vektor T = (77, ..., Ty) mit
T; € R festgehalten.

Wenn die Temperatur des Heizwassers im Puffer-
speicher einen verhidngnisvollen Wert (bei SenerTec
Dachs 95°C) erreicht, wird in der Realitéit eine Not-
abschaltung durchgefiihrt. Ein Steuersignal welches in
die Gefahr lduft in die Ndhe des Wertes zu kommen,
sollte deshalb schlecht bewertet werden. Im betrachte-
ten Fall werden alle Temperaturwerte tiber 90 °C als
kritisch bewertet und flieBen deshalb negativ in den
Trefferwert ein.

Fiir die Normierung werden die Werte ab 90°C
in eine Hyperbelfunktion gegeben, die als Riickgabe
einen Wert zwischen O und 1 liefert. Eine Hyper-
belfunktion hat gegeniiber einer Sprungfunktion den
Vorteil, dass der Simulated Annealing Algorithmus
leichter aus einem Zustand mit kritischen Temperatur-
werten findet, da auch kleine Zustandsidnderungen in
Richtung der unkritischen Temperaturen zu einem bes-
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Abbildung 9. Hyperbel fiir Normalisierung der Temperaturwerte.

seren Trefferwert und somit zur sicheren Ubernahme
des Zustands fithren. Es gilt:

_ 1, 2>90
s_go b T2 (1)

0, <90

fz) =

Die normierten Werte werden einem Vektor v =
(f(T1),..., f(Tn)) hinzugefiigt. Nachdem alle Tem-
peraturen im Pufferspeicher bewertet wurden, wird der
Durchschnitt der Werte im Vektor gebildet.

N
> Ui
=0

ScorePufferspeicher = —

- @)

Somit wird neben der Stirke des kritischen Bereichs
auch die Anzahl an Temperaturen im kritischen Be-
reich gewichtet. Im besten Fall liegen alle Tempera-
turwerte unterhalb des kritischen Bereichs, dann wird
dieser Teil der Trefferfunktion mit dem bestmoglichen
Wert von 0 bewertet.

2) Teil 2: Bewertung der Wirtschaftlichkeit:

Als zweiter Teil flielt der Profit an der Strombor-
se in den Trefferwert ein. Zunidchst werden initial
fir den betrachteten Zeitraum die stiindlich schwan-
kenden Strompreisen an der EPEX SPOT ES =
(ES1,...,ESN) mit ES; € R in das Programm
geladen. Zusitzlich werden wie in Abschnitt II-D1 er-
lautert, Grenzkosten g € R definiert, ab welchem Preis
an der Stromborse sich das Einschalten des BHKW
gegeniiber dem Kessel rentiert. Mit Hilfe dieser Daten
wird eine Zeitreihe DG = (DGy,...,DGyN) mit
DG; € R erstellt, welche die Differenz zwischen den
Werten der EPEX SPOT Zeitreihe und den Grenzkos-
ten enthdlt.

Diese Werte sind negativ, wenn der Preis an Strom-
borse unter den Grenzkosten liegt, ansonsten sind sie
positiv. Damit kann einfach ermittelt werden, ob der
Kessel oder das BHKW zu einer Stunde profitabler
ist.

Fiir die Normierung der Wirtschaftlichkeit muss der
grofBit- und kleinstmogliche wirtschaftliche Gewinn fiir
den betrachteten Zeitraum bekannt sein. Der grofStmog-
liche Wert lisst sich bestimmen, indem angenommen
wird, dass das BHKW zu den Stunden lduft, an denen
der Strompreis die Grenzkosten iibersteigt. Hingegen
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wird der kleinstmogliche Wert bestimmt, indem das
BHKW immer lduft, wenn in ein negativer Wert steht.

Fiir alle DG; in DG :
Wenn DG; > 0:
Goven+ = DG;, - LeistungProStundegyw

Albstadt-Sigmaringen University

Ansonsten :

Gunent = DG; - LeistungProStundegpgw

Durch die beiden Grenzen G kann spiter eine Nor-
mierung des Zustands stattfinden, die immer zwischen
0 und 1 liegt. Nachdem die initialen Berechnungen
geschehen sind, kann der Simulated Annealing Al-
gorithmus gestartet werden. Die elektrische Leistung
des BHKWs ist als Zeitreihe ZR = (x1,...,2ZN)
mit z; € N bestehend aus N Zeitpunkten geben.
Dabei stellt x; einen Zeitpunkt (in Minuten ab dem
Beginn des Zeitbereiches) innerhalb der Zeitreihe dar.
Eine diskrete Funktion f : N — R, welche den
z-Werten die entsprechenden Leistungswerte zuordnet,
ist gegeben. Innerhalb jeder Iteration muss zunichst
die erzeugte elektrische Energie des BHKWs bestimmt
werden, indem die elektrische Leistung stundenweise
tiber den gewihlten Zeitraum integriert wird. Die inte-
grierte Zeitreihe ZRI € RN wird mit der Gleichung 4
gebildet.

ZRI = (W (g — x1),
fan-1) + fa) @

. 2 '(xN_xN—1)>

Mit Hilfe der initial erstellten Zeitreithe wird der
Profit des Zustands gegeniiber dem Kessel ermittelt,
indem die erzeugte elektrische Energie stundenweise
mit dem Differenzwert multipliziert und anschlieend
zu einem Wert aufsummiert wird. Daraus ergibt sich
ein Wert, der angibt, wie viel Euro Gewinn bzw.
Verlust gegeniiber dem reinen Kesselbetrieb mit dem
aktuellen Zustand gemacht wird.

N
Gewinnge, = » (DG - ZRI;) (5)
i=1
Mit den initial berechneten Grenzen kann die Wirt-
schaftlichkeit auf einen Wert zwischen O und 1 nor-
miert werden.

Scorepofic =
(Goben - Gunten) - (GeWinnges - Gunten) (6)

Goben - Gunten

Dabei stellt O den bestmdglichen und 1 den schlech-
testmoglichen Fall dar. Jeder Zustand im Zustandsraum
befindet sich von der Wirtschaftlichkeit zwischen den
beiden initial bestimmten Grenzen. Aufgrund des Puf-
ferspeichers ist der bestmogliche Wert in der Regel
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nicht erreichbar. Einen moglichst hohen Profit zu fin-
den unter Einhaltung der unkritischen Speichertempe-
raturen ist Aufgabe des Algorithmus.

3) Berechnung des gesamten Trefferwerts:

Der gesamte Trefferwert setzt sich zusammen aus
den beiden beschriebenen Anteilen. Bei einer Gewich-
tung von jeweils 0.5 wiirden beide Teile gleichmiBig
einflieBen. Allerdings hat sich herausgestellt, dass eine
stiarkere Sanktionierung des Speichers notig ist, um
nicht Situationen zu generieren, bei denen der Tref-
ferwert fillt, trotz des Anstiegs der Temperaturen im
kritischen Bereich. Eine Gewichtung des Speichers mit
0.8 und des BHKWs mit 0.2 hat sich als geeignet
erwiesen.

Score =

)

0.8- ScorePufferspeicher +0.2- ScoreProﬁt

IV. VALIDIERUNG

Im Folgenden werden die Ergebnisse einer Opti-
mierung fiir den Zeitraum eines Tages (13.08.2016),
sowie eines Jahres (2016) aufgefiihrt und erlédutert.
Die Betrachtung eines Tages ist beim Handel am
Day-Ahead Markt einer Stromboérse sinnvoll, da mit
einer Prognose der Strompreisen und einer Prognose
des Wirmebedarfs, eine Steuerung fiir den kommenden
Tag erstellt werden kann [5]. Dahingegen bietet die
Jahresbetrachtung eine Relevanz fiir die Wirtschaftlich-
keit der borsenoptimierten Betriebsweise iiber einen
langeren Zeitraum. Der Vergleich einer stromborsen-
optimierten mit einer wirmegefiihrten Betriebsweise
findet innerhalb der in Abschnitt IT vorgestellten Werk-
zeugumgebung statt. Das hochakkurate Simulations-
modell bildet ein SenerTec Dachs ab. Dieses bietet eine
elektrische Leistung von 5kW. Im Heizkreis befindet
sich ein Pufferspeicher mit einem Fassungsvolumen
von 900 Litern. Fiir die Grenzkosten wurden 0,018 €
pro kWh angenommen und als thermische Lastkurve
wird eine reale Last eines Mehrfamilienhauses gewihlt.

A. Tagesbetrachtung

In Abbildung 10 ist der Strompreisverlauf an der
EPEX SPOT fiir den 13.08.2016, sowie der darauf
optimierte Leistungsverlauf des BHKWSs zu sehen. An
diesem Tag herrschte an der EPEX SPOT Day-A-
head-Auktion wihrend den Mittagsstunden ein Strom-
preis, der unter den Grenzkosten des BHKWs liegt.
Dieser Umstand wird von der optimierten Steuerung
beachtet, sodass das BHKW iiberwiegend in den Mor-
gen- und Abendstunden lduft.

Wie Abbildung 11 zeigt, sorgt dies dafiir, dass der
Kessel in den in den Mittagsstunden zwei Mal taktet,
sobald der Pufferspeicher ,,leer lauft, um den Wérme-
bedarf auszugleichen. Die Temperatur des Heizwassers
im Pufferspeicher féllt unter den Mindestwert, der
fir die Abdeckung des Wirmebedarfs notwendig ist.
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Abbildung 10. Optimierte BHKW Leistung und EPEX SPOT (13.08.2016).
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Abbildung 11. Pufferspeicher und Kessel (13.08.2016).

Wihrend den Abendstunden, wenn der Preis an der
Stromborse ansteigt, wird der Pufferspeicher an seine
Grenze getrieben. Dadurch legt das BHKW um 20:00
Uhr eine Kiihlpause ein, die es unterbricht sobald die
Mindestlaufzeit wieder eingehalten werden kann, ohne
bestraft zu werden aufgrund von kritischen Tempera-
turen.

Obwohl der Preis an der Strombérse an diesem
Tag fiir mehrere Stunden unter den Grenzkosten liegt,
muss der Kessel nur dreimal takten. Demnach liegt
die Betriebszeit des BHKWs nur geringfiigig unter der
der wirmegefiihrten Betriebsweise. Um die optimierte
Steuerung zu finden, hat der Simulated Annealing
knapp 40000 Iterationen durchlaufen. Bereits nach
10000 Iterationen kann eine in den meisten Fillen
vollig ausreichend optimierte Steuerung gefunden wer-
den. Mehr als 40000 Iterationen fiithren nur noch zu
marginal kleinen Profitsteigerungen, die vernachléssigt
werden konnen.

B. Jahresbetrachtung

Im Folgenden wird die Wirtschaftlichkeit eines wir-
megefiihrten BHKWs mit einem borsenoptimierten
BHKW fiir das gesamte Jahr 2016 verglichen. Der
durchschnittliche Strompreis an der EPEX SPOT lag
2016 bei 0,02898 € pro kWh.

Die entstandenen Ergebnisse sind in Tabelle I auf-
gefiihrt. Bei der wirmegefiihrten Betriebsweise erzielt
das BHKW im Jahr 2016 einen Gewinn von 292.934 €

Stunden

Tabelle I
ERGEBNISSE DER JAHRESBETRACHTUNG.

Erzeuste Gewinn
ug Betriebs- gegeniiber
elektrische
E . stunden Kesselbe-
nergie .
trieb
Warme- 24505833 | 00BIh | 202.934€
gefiihrtes pro (100%)
Wh
BHKW 8784 h
Borsen- 22.831.875 4566,3 h 361.106 €
optimiertes Wh pro (123,27%)
BHKW 8784 h

gegeniiber dem Kesselbetrieb. Dieser kommt zustan-
de, da der durchschnittliche Strompreis an der EPEX
SPOT hoher war als die Grenzkosten und somit die In-
betriebnahme das BHKW im Durchschnitt profitabler
als die des Kessels war.

Mit einer borsenoptimierten Steuerung konnte fiir
das Jahr 2016 ein Gewinn von 361.106 € gegeniiber
dem Kesselbetrieb erzielt werden. Dabei wurde die Be-
triebszeit des BHKWs um lediglich 6,07 % gegeniiber
der wiarmegefiihrten Betriebsweise verringert. Im Ver-
gleich mit der wirmegefiihrten Betriebsweise wurde
der Gewinn um 68.172€ gesteigert. Dies entspricht
23,272 % mehr Ertrag. Allgemeiner betrachtet konnte
pro kW Leistung des BHKWs 13,634 € mehr Ertrag
gegeniiber der wirmegefiihrten Betriebsweise erzielt
werden.
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Mit der Erstellung eines bdrsenoptimierten Steuer-
signals konnte bei der Simulation unter den beschrie-
benen Bedingungen und Annahmen ein iiber 23 % ho-
herer Ertrag im Jahresvergleich erzielt werden als bei
der wirmegefiihrten Betriebsweise. Um diesen Wert zu
erzielen, sollten die in Abschnitt II.D beschriebenen
Randbedingungen moglichst gut realisiert werden. Dar-
iiber hinaus ist zu beachten, dass wenn die Grenzkosten
zu hoch angesetzt werden, sich die Laufzeiten des
BHKWs iiber das Jahr gesehen deutlich verringern.
Deshalb sollten die Grenzkosten im Voraus berechnet
werden. Durch die Neufassung des KWK-Gesetzes von
2016 muss abgewogen werden, welche Betriebsweise
unten den spezifischen Umstidnden am lukrativsten ist.
Falls moglichst lange Betriebsstunden mit dem BHKW
erreicht werden sollen und eine Direktvermarktung
zu aufwendig ist, kann weiterhin eine wirmegefiihrte
Betriebsweise rentabler sein, obwohl in den Stunden
eines Borsenstrompreises kleiner oder gleich Null kein
Zuschlag mehr erfolgt. Neben der Optimierung auf die
Stromborse, kann in Mehrfamilienhdusern ein Mieter-
strommodell ertragreich sein, bei dem die Schaltzyklen
des BHKWs auf den Stromverbrauch der Mieter an-
gepasst ist. Ferner kann fiir Stadtwerke eine Verringe-
rung der CO2-Emissionen interessant sein, wenn davon
profitiert wird CO»-Grenzen bei der Stromerzeugung
einzuhalten. Die Optimierung auf weitere Kriterien ist
durch Anpassung der vorgestellten Methodik moglich.
Allerdings ist durch die steigende Konkurrenzfihigkeit
der BHKWs zu den anderen Marktteilnehmern davon
auszugehen, dass die Gesamtzahl der BHKWs die zur
Direktvermarktung verpflichtet werden, in den néchs-
ten Jahren prozentual zunimmt. Fiir diese ist dann eine
wirmegefiihrte Betriebsweise in der Regel nicht linger
rentabel.

Angesichts des Umstands, dass die Stromborse den
Schwankungen fiir Angebot und Nachfrage unterliegt,
wirkt sich die Optimierung nicht nur fiir Betreiber,
sondern auch volkswirtschaftlich wertvoll aus. Anstatt
das Stromnetz in Zeiten erhohten Angebots zusitz-
lich zu belasten, helfen borsenoptimierte BHKWs dem
Markt sich zu stabilisieren und verringern dadurch die
MaBnahmen, die getitigt werden miissen.

V. FaziT

In der Arbeit wurde eine Vorgehensweise zur Mul-
tikriterien-Optimierung energietechnischer Komponen-
ten beschrieben. Zur Darstellung des Verfahrens wurde
als zu optimierendes Kriterium die Strombérse und als
energietechnische Komponente ein Blockheizkraftwerk
gewihlt.

Fiir das BHKW konnte gezeigt werden, dass durch
Anwendung des entwickelten Verfahrens ein iiber 23 %
hoherer Ertrag an der Stromborse gegeniiber konven-
tionellen Betriebsweisen erreicht wurde. Dabei wurden
die Betriebsstunden lediglich um 6 % gesenkt.
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Neben der Optimierung auf die Strombérse sind
fiir ein BHKW eine Optimierung auf den Mieter-
strom oder eine Optimierung zur Verringerung der
CO;-Emissionen geeignete Optimierungskriterien. Zu-
dem ist eine Ubertragung der Methodik auf weitere
energietechnische Komponenten moglich.

Auf diese Weise konnte gezeigt werden, dass sich
die Konkurrenzfihigkeit von umweltschonenden ener-
gietechnischen Komponenten gegeniiber konventio-
nellen Kraftwerken weiter steigern lédsst, indem ei-
ne Steuerung durch systematisches Vorgehen anwen-
dungsorientiert entwickelt wird.
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Analog Properties of Printed
Electrolyte-Gated FET's
based on Metal Oxide Semiconductors

Xiaowei Feng, Gabriel Cadilha Marques, Farhan Rasheed, Mehdi B. Tahoori and Jasmin
Aghassi-Hagmann

Abstract—Printed electronics (PE) offers attractive
attributes such as mechanical flexibility and on-demand
printing, which is complementary to the silicon tech-
nology. It has been shown that electrolyte-gated FETSs
(EGFETSs) based on oxide semiconductors feature high
device mobility, gate capacitance and drain-source cur-
rent (Ips), which offers benefits for low power and
high-performance circuit design. In this work, we study
this technology from the analog design perspective. Per-
formance metrics, such as channel conductance (gcn),
transconductance (g, ), intrinsic gain (Ay ) and efficiency
(n), are analyzed for EGFETSs, printed organic and
silicon technologies. Results show that analog properties
of EGFETs are superior compared to organic printed
transistors, but currently not as good as in silicon tran-
sistors. Furthermore, the EKV-based model developed for
EGFETs shows good agreement to the measurement data
for these analog metrics in most regions, except where
the source-drain current is very low.

Index Terms—printed electronics, analog design, oxide
semiconductor, electrolyte-gating

I. INTRODUCTION

Printed electronics (PE) is an emerging technology
with many promising application areas. It offers at-
tractive attributes such as mechanical flexibility and
on-demand printing which are complementary to the
silicon electronics. The market research firm forecasted
growth to $73 billion by 2027 [1]. Generally, PE
technology can be categorized into two groups based
on the semiconductor material, namely organic and
inorganic. On one hand, organic field-effect transistors
are popular due to advantages such as low processing
temperature. However, they have low intrinsic carrier
mobility in the range of 0.1-10cm?V~!s~! and suffer
from stability issues in the air [2]. On the other hand,
inorganic materials, despite their disadvantages such
as the high processing temperature, exhibits inherently
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Figure 1. The cross-section view of the EGFET.

higher mobility and superior stability than their organic
counterparts. It is common to see the intrinsic mobility
exceeding 100cm?V~!s~! for high-quality crystalline
oxide semiconductors [3]. In this context, we have
developed electrolyte-gated FETs (EGFETS) [4] based
on indium oxide (InyO3) as the semiconductor mate-
rial, whose structure is shown in Figure 1. As will be
discussed later in this paper, this combination ensures
high drain-source current (Ipg) and low supply volt-
age.

Benefiting from the recent development of printed
transistor devices, the focus is now shifting towards the
circuit level or even application level. Based on EGFET
technology, digital circuits like the ring oscillator [5]
and the physical unclonable functions (PUF) [6] have
already been developed. In addition, there is also ana-
log organic PE design presented by other researchers.
For instance, the author of [7] demonstrated a 3-stage
organic comparator. Additionally, a flexible surface
electromyogram measurement sheet based on OFETSs
was presented in [8]. By viewing the most recent
demonstrations in the field of PE, the following points
can be concluded: First, it is expected that a certain
amount of analog circuits will be involved in various
applications, particularly in sensor applications where
PE seems to be very promising. Second, despite the
inferior performance, organic transistors still dominate
PE analog circuit design, mainly due to the easy
fabrication in early years.

Thus, it is of great interest to investigate, how much
performance in analog circuits the EGFET technology
can deliver, especially in comparison with other state-
of-the-art technologies. In this work, we present a com-
prehensive analysis for this purpose. Important perfor-
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mance metrics for analog circuits are calculated from
DC measurement or simulation of various technolo-
gies. Results show the EGFET technology provides an
acceptable performance and its EKV based model [9]
predicts the behavior in analog circuits precisely. The
rest of the paper is organized as follows: Section II
gives background information on organic and silicon
technologies. Section III presents technical details of
the EGFET technology, measurement and simulation
environments as well as the figure of merit for com-
parison. Section IV shows the results. Conclusions are
drawn in section V.

II. BACKGROUND

In order to perform quantitative and comparative
analysis of analog metrics of the EGFET technology,
we compare it with the representative silicon technol-
ogy, namely 65 nm CMOS technology, as well as well-
established printed organic counterpart technologies.

For the organic semiconductor technology, we
choose the organic thin-film-transistors (OTFTs) [10]
developed by University of Minnesota (UMC) VLSI
Group, which is representative among organic PE
technologies. In this technology, ionic liquid is uti-
lized as the top gate [10]. Poly(3-hexylthiophene), or
P3HT, a popular organic semiconductor, is used as the
semiconductor material. An organic process design kit
(OPDK) is also provided by the same research group,
facilitating the entire process of the circuit design by
realizing circuit simulation and computer-aided layout
design. The PDK is designed to be compatible with the
contemporary standard of the silicon industry, which
is based on the open source FreePDK [11]. It adopts
the HSPICE level 61 transistor model [12] which is
designed for the amorphous silicon transistor. In this
work, the simulation results of OTFTs are obtained by
using the OPDK.

As a representative silicon industry standard, we
select the 65nm silicon transistor, which is widely
utilized in the modern silicon integrated circuits design.
It represents the current trend in analog/mixed-signal
market, whose tape-outs are increasing in recent years.
The simulation results in this part are based on the
PDK provided by the foundry [13].

[II. METHODOLOGY

A. Fabrication and modeling of EGFETs

EGFETs we fabricated use precursor-derived indium
oxide (InpO3) as the semiconductor material in com-
bination with a solid polymer electrolyte as the gate
insulator [4]. The later one offers a high gate capac-
itance C;, e.g., 433 uF/cm? for 0.1Hz @V = 1V
as reported in [14], higher than the traditional “high-
k> dielectric. This results from the formation of an
electric double layer (EDL) [15]. The combination of
high mobility and gate capacitance brings the supply
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Table I
DESIGN PARAMETERS OF TRANSISTORS.

ff;:i{e d fA%ELEIT OPDK Silicon
W/L 2.5 2.5 2.5 2.5
W 100 pem 100 pem 100 pm 650 nm
L 40 pm 40 pm 40 pm 260 nm
Vps 05V 0.5V 0.5V 0.5V

voltage to around 2V or lower, while reasonably high
drain-source current (Ipg) in the order of hundreds
pA is achieved. The standard drain-source current
Ips equation in the saturation region gives a good
explanation of this relationship:

1w
Ins = 5 nCi (Vas V) (1)

where W and L are the channel width and length, u
is the carrier mobility, Vg is the gate-source voltage
and Vrp is the threshold voltage.

The structure is prepared on a glass substrate, which
allows a high processing temperature (300 °C - 500 °C)
necessary for the process. The substrate is coated with
sputtered indium tin oxide (ITO), which is then struc-
tured by e-beam lithography and serves as drain and
source terminals. After that, between source and drain,
indium oxide precursor is inkjet-printed using Dimatix
2831 printer and then annealed. Experimental results
show devices annealed at 400 °C offer optimal perfor-
mance [5]. Next, two extra layers have to be printed.
One is the lithium ion-based composite solid polymer
electrolyte (CSPE), which is dried at room temperature.
It serves as the insulator, covering the semiconductor
material. The other one is the PEDOT:PSS acting as the
top gate. After that, EGFETs are ready for the electric
characterization.

B. Measurement and simulation setup

Fabricated EGFET devices are characterized by the
semiconductor analyzer Agilent 4156C, which applies
independent Vpg and Vg to transistors through the
probe station. To get the transfer curve of the transistor,
the Vg is swept from OV to 1V under different Vpg.
In the meantime, channel current Ipg is measured.
Similarly, the output curve is obtained by varying the
Vbs and keeping the Vg constant. Considering the
process variation, the measurement is performed on
88 single transistors repeatedly. Finally, the curve with
median value on the DC characteristic, representing the
median performance, is selected. Besides, based on the
measurement data, a smooth EKV-based model is also
established, which enables accurate simulation in EDA
tools. Here, in this work, it is verified, how good this
prediction is, especially for analog circuits.
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Figure 2. Calculation of transconductance out of transfer curve (left)
and channel conductance out of transfer curve (right).

We carry out the simulation using the same schemat-
ics in the characterization of EGFETSs in Cadence Vir-
tuoso. Then, data are further processed in MATLAB.

Next, design parameters are determined, which are
listed in Table 1. First, the length and width of both
EGFETs and OTFTs are set to be 40 um and 100 ym
respectively, while those of silicon transistors are set
to be 4 and 10 times of their minimum length. The
purpose is to avoid short-channel effects for silicon
transistors, whereas the W/L ratio for all is kept as
2.5. Secondly, the Vpg of 0.5V is applied, which is
half of the full supply voltage of 1V. This considers
the amplifier configuration in the analog circuit, for
instance, the common source amplifier. In this case,
transistor’s DC output is usually configured at half of
the supply voltage, such that a maximum headroom for
the output swing is acquired. Finally, calculated metrics
are plotted against Ipg, because I pg is an indication of
the device operating mode. Based on that, we defined
roughly the Ips of 10~7 to be the threshold region.

C. Figures of merit

The most effective way to compare transistors of
various technologies is to look at their metrics. The
basic ones, such as carrier mobility (1) and gate capaci-
tance (C}), describe transistor’s electric behavior on the
physical level. However, their translations into higher
order metrics give a clearer view of their performance
in circuits. In the context of the analog design, nine
metrics are of great importance, which reflect the
performance in circuits directly from various aspects.
They are transconductance (g,,), channel conductance
(gcn), intrinsic gain (Ay/), cut-off frequency (f.), effi-
ciency (1), linearity, noise, mismatch and gate leakage.

By performing the DC characterization, four of the
metrics can be derived at first: transconductance, chan-
nel conductance, intrinsic gain and efficiency. They are
expressed as follows:
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Figure 3. Transconductance v.s. drain-source current.
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Considering that all data here are discrete, we
calculate transconductance and channel conductance
numerically. Figure 2 gives an exemplary illustration.
The other two metrics can be then calculated after
gaining the first two.

IV. RESULT AND DISCUSSION
A. Transconductance versus drain-source current

Transconductance represents the transistor’s ability
to convert the small voltage change at the gate terminal
to the change in the channel current. By reformulating
the original definition of Ipg equation, two expressions
of transconductance are obtained:

w
gy = flJCi (Vas — Vru) (6)
and
2Ips
= 7
&m Vas — Vru ™

The first expression explains the relationship be-
tween transconductance and physical properties of
the transistor. The later one is more related to the
working point of the transistor, implying that larger
transconductance can be gained by setting a higher
Ips. From the result plotted in Figure 3, we can
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Figure 4. Channel conductance v.s. drain-source current.

conclude that transconductance is strongly dependent
on technologies. Generally, all types of transistors have
the same pattern of changing with Ipg. Owing to the
good properties, the silicon transistor has the greatest
value. Furthermore, the EKV-based model of EGFETSs
shows a good agreement to the measurement data in the
most regions, except for the deep subthreshold region,
where the model gives almost a doubled value as the
real behavior. However, the curve of the OTFT has an
abrupt drop around the subthreshold region, which is
assumed to be a modeling failure.

B. Channel conductance versus drain-source current

Channel conductance is a fundamental parameter in
transistors’ small signal model. It stands for the output
characteristic of the transistor, which is essential in
circuit design and often interacts with the next stage.
In the saturation region, it is impossible to write an
expression of channel conductance just by the standard
Ips equation, since the channel length modulation is
missing there. This implies that channel conductance is
less dependent on the physical parameters. Therefore,
a similar behavior for all transistors is expected.

Results from Figure 4 verify this hypothesis. Chan-
nel conductance of various transistors are close to each
other. However, a distinction in the linear region is still
to be seen, implying different working mechanisms in
this area.

In terms of modeling, the model of EGFETs fits
well to its measurement data. In contrast, again, OPDK
fails to give a reasonable prediction near and below the
subthreshold region.

C. Intrinsic gain versus drain-source current

Intrinsic gain, a combination of transconductance
and channel conductance by definition, is one of the
most important metrics in the amplifier design. It
represents the maximum gain that a single common
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Figure 6. Efficiency v.s. drain current.

source stage can achieve by assuming the output is
infinitely large.

From Figure 5 we can conclude that intrinsic gain
of silicon transistors and EGFETs are close to each
other in the linear region. In contrast, OTFTs have
clearly a lower value. When entering the saturation and
subthreshold region, intrinsic gain of silicon transistors
starts to increase aggressively, whereas the increase of
EGFETs is slower.

The behavior of OTFTs in the saturation region,
which shows a rapid growth, is a false translation, con-
sidering already existing failures in modeling transcon-
ductance and channel conductance. Additionally, the
model of EGFETS gives a precise prediction in intrinsic
gain.

D. Efficiency versus drain-source current

Efficiency n = g,,/Ips is a widely employed mea-
sure of the ability to translate the current, hence power,
to transconductance [16]. In the silicon circuit design
process, it also serves as a tool for the calculation of
transistor dimensions. Alternatively, it can be written
in the following form as well:
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Vas
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In the linear region, n reaches its maximum value,
where Ipg depends exponentially on Vzg. By entering
the saturation region, this ratio starts to decrease almost
linearly. For this reason, it is also an indicator of
transistor’s operation mode.

It can clearly be seen in Figure 6 that all types of
transistors have a low efficiency with a similar value in
the linear region. When entering the saturation region,
the efficiency increases as expected, yet with a various
rate for each transistor. Silicon transistors are the most
efficient, while EGFETs have a moderate efficiency
value. Despite lack of data in the subthreshold region,
we still can conclude that OTFTs are the least efficient
devices, which is no more than 75% of the efficiency
of EGFETs.

The EGFET model shows a considerable error in the
deep threshold region, owing to the already occurring
modeling error of transconductance there. This will
lead to an over-optimistic estimation in analog circuit
design in this region, as far as power efficiency is
concerned. As before, the model provided by OPDK
fails to give value in the deep subthreshold region.

V. CONCLUSION

In this work, we gave a comprehensive comparison
between three different technologies, namely EGFETs,
OTFTs and silicon transistors, by focusing on four
performance metrics, namely transconductance, chan-
nel conductance, intrinsic gain and efficiency. Con-
cerning the analog properties under investigation, the
EGFET technology is superior to its organic counter-
part, mainly due to advanced physical properties such
as mobility and gate capacitance. However, there is
still a performance gap between EGFETS and silicon
transistors. Additionally, we examined here the quality
of models for EGFETs and OTFTs. The level-61
based OTFT model was proved to be less capable
for analog circuit purpose, especially when transistors
were working in the subthreshold region. The prime
cause was that the physical mechanism of amorphous
silicon transistors and OTFTs differ. In the analog
design where more precision is demanded, this model
is not sufficient. In contrast, the EKV-based transistor
model for EGFETs was proved to be more accurate.
However, it was still problematic in the modeling
of transconductance near and below the subthreshold
region, which needs more improvement in the future.
Performance metrics discussed here were derived from
DC simulation and measurement. As mentioned, there
are other metrics, which rely on, e.g., AC and noise
measurements. Future works will include these topics
as well as the experimental characterization and simu-
lation of dedicated test structures for them.
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Stand der Technik von
Powermanagement-ASICs fiir gedruckte
Energy Harvester

Vy Le, Elke Mackensen

Zusammenfassung—Der Entwurf und die Realisierung
gedruckter Schaltungen oder Elektronikkomponenten
stellt ein intensives Thema der Forschung dar. For-
schungsgruppen beschiéftigen sich zunehmend mit der
Entwicklung von gedruckten Energy Harvestern, weil
diese kostengiinstig und einfach herstellbar sind. Das
Energy Harvesting (EH) oder auch das ,,Mikro Energy
Harvesting* (MEH) bezeichnet die Gewinnung von elek-
trischer Energie aus der Umgebung, um elektronische
Verbraucher zu versorgen, kontinuierliche Leistungen
zu erzeugen, das System energieeffizienter zu machen,
sowie die Energiespeicherung im Mikrowattbereich zu
gewihrleisten. Energy Harvesting-Systeme stellen eine
Alternative gegeniiber der Energieversorgung autarker
Low-Power-Elektronik mit Batterien dar. Das Energie-
management solcher EH-Systeme ist jedoch eine Heraus-
forderung aufgrund der Energieverfiigbarkeit und der im
Zeitablauf nicht konstanten Verlustleistung.

Dieser Beitrag gibt einen Uberblick iiber die der-
zeit existierenden ultra low-power Energiemanagement-
Schaltungen fiir Energy Harvester. Dabei wird insbeson-
dere der Fokus auf gedruckte Energy Harvester gelegt. Es
soll aufgezeigt werden, welche Aspekte der vorgestellten
Energieversorgungsschaltungen bei der Entwicklung ei-
nes Energieversorgungschips fiir gedruckte Energy Har-
vester beriicksichtigt werden sollen.

Schliisselworter—Gedruckte Elektronik (PE), Energy
Harvesting (EH), Schaltungsdesign, Energiemanagement.

I. EINLEITUNG

Mit der fortschreitenden Technik der Embedded Sys-
tems, begonnen bei Wearables, iiber die Unterhaltungs-
elektronik, bis hin zum Monitoring, steigt der Bedarf
nach einer autarken Energieversorgung [1].

Es besteht ein fundamentaler Unterschied zwischen
Energy Harvestern und Batterien. Batterien stellen
Energiequelle, -speicher und -wandler in einem dar.
Entscheidend ist der aufsummierte Energiebedarf iiber
die Laufzeit. Dahingegen liefern Energy Harvester aus-
schlieBlich Leistungen, dessen Zufuhr diskontinuierlich

ist. [2, 3]
Das  erforderliche = Powermanagement regelt
abhingig vom  aktuellen Systemzustand den

Leistungsanteil der Energiequellen und -speicher.
Das Ziel beim Energy Harvesting ist nicht, dass
moglichst viel Energie geerntet wird, sondern dass die
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Abbildung 1. Prinzipielle Energieerzeugung und -verarbeitung.

bestimmte Anwendung mit der verfiigbaren Energie
effektiv und autark betrieben wird [4].

Der grundsitzliche Aufbau eines ganzheitlichen En-
ergy Harvesting-Systems ist in der Abbildung 1 darge-
stellt.

Unter Ausnutzung des Seebeck- oder Peltier-
Effektes gewinnt ein thermoelektrischer Generator
(TEG) Energie aus der Umgebung. Typischerweise
wird die Ausgangsspannung des Energy Harvesters
zunichst in einem Energiespeicher z.B. in Form eines
Doppelschichtkondensators oder einer Batterie gespei-
chert. Mittels eines DC/DC-Wandlers wird die Span-
nung aufbereitet, sodass die Systemkomponenten mit
einem definierten Spannungsniveau versorgt werden.
Das Powermanagement charakterisiert nicht nur die
Systemleistung. Es lassen sich Spannungssequenzen
optimieren, sowie der Stromverbrauch minimieren.

II. GEDRUCKTE ELEKTRONIK

Die gedruckte Elektronik ist eine aufstrebende Tech-
nologie mit Aussicht auf einen Multimilliarden-Dollar-
Markt [5]. Das Forschungsgebiet der organischen Elek-
tronik erstreckt sich von der Materialsynthese und
Fabrikation funktionaler Tinten, iiber die Prozesstech-
nik, bis hin zum Schaltungsdesign und bildet eine
Wertschopfungskette von der Chemie, iiber den Ma-
schinenbau, bis hin zur Elektrotechnik.

A. Einfiihrung

Das Drucken von elektronischen Schaltungen mit
additiven Verfahren stellt fiir das Internet der Dinge
zunehmend einen Schliisselfaktor zur Herstellung von
Low-Cost-Schaltungen fiir digitale und analoge An-
wendungen dar. Der Druck ist weitgehend komple-
mentidr zur konventionellen Siliziumtechnologie und
ermoglicht schnelle Designidnderungen, mechanisch
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Abbildung 2. Thermoelektrischer Generator von Otego [15].

flexible Formfaktoren und die Integration auf unter-
schiedlichen Substraten, wie z. B. Glas oder Kunststoff
[6].

Weiterhin konnen neuartige Komponenten,wie z.B.
rollbare Displays, flexible Sensoren, intelligente Ver-
packungen, kostengiinstige Speicher und einfach her-
stellbare Energy Harvester realisiert werden, die mit
der Siliziumtechnologie nicht moglich oder zu kosten-
intensiv wiren. [7]-[9]

Gedruckte, organische Elektronik besteht aus elek-
trisch aktiven Materialien wie Leitern, Halbleitern, Di-
elektrika, Leuchtstoffen, elektrochromen, elektrophore-
tischen oder Verkapselungsmaterialien. Die Kombina-
tion dieser Materialien bestimmt die Leistungsfihigkeit
und Stabilitit der organischen Elektronikkomponenten.
[10, 11]

Die Drucktechnologien fiir die organische und an-
organische Elektronik werden in subtraktive (non-fully
printed) und additive (fully-printed) Prozesse klassifi-
ziert. Beim Integrated Circuit (IC) basierten Subtrak-
tionsverfahren wird bei der Herstellung eine Maske
benotigt. Vorteilhafter ist das Additivverfahren, da die
Funktionsmaterialien maskenlos tibereinander gedruckt
werden. Zu den am weitesten entwickelten Drucktech-
niken zidhlen der Siebdruck, Inkjet-Druck und Aerosol-
Druck [6, 12, 13].

B. Gedruckte Energy Harvester

Die Herstellung von gedruckten Energy Harvestern
wird seit einigen Jahren intensiv erforscht. Trotz-
dem sind erst wenige kommerzielle Energy Harvester
erhiltlich, insbesondere infolge der schnellen Degra-
dierung der funktionalen Tinten [6].

Das Startup-Unternehmen Otego entwickelt einen
wiirfelformigen Thermoelektrischen Generator (TEG).
An der Warm- und Kaltseite des TEGs liegen unter-
schiedliche Temperaturen an, wodurch eine Thermo-
spannung generiert wird. Dieser Effekt wird Seebeck-
Effekt genannt [14].

Der TEG besteht aus einer bedruckten und an-
schlieBend im Origamiprozess gefalteten Folie, siche
Abbildung 2. Dadurch wird eine gleichméBige Struktur
erreicht, sodass die Dicke des TEGs einstellbar ist. Die
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Abbildung 3. Herstellung einer Heliatek®-Solarfolie [16].

Ausgangsspannung ist kundenspezifisch variabel, da
beliebig viele Thermopaare in Serie geschaltet werden
konnen. Die thermoelektrischen Tinten entwickelt das
Unternehmen selbst, da auf dem Markt keine produ-
ziert werden. Der signifikante Vorteil der TEGs liegt
in der Flexibilitdt, da sie auf gekriimmte Oberflichen,
wie z.B. Rohre angepasst werden konnen. Die Aus-
gangsspannung und der Kurzschluss-Ausgangsstrom
sind abhingig vom jeweiligen Einsatz-Szenario. Die
Ausgangsspannung der TEGs ist linear proportional
zur angelegten Temperaturdifferenz. Die Kenndaten
des TEGs in der Tabelle I gelten bei einer angelegten
Temperaturdifferenz von 30K. In Stickstoff gelagert
funktionieren die TEGs ca. drei Jahre an der Luft [15].

Das Unternehmen Heliatek® stellt flexible Solarfo-
lien aus ultradiinnen Schichten organischer Molekiile
im Rolle-zu-Rolle-Verfahren her, siehe Abbildung 3.

Unter inerter Atmosphidre werden kleine Molekiile
auf eine PET-Folie aufgedampft, die auf maximal
120 °C erwiarmt wird, sodass die Material kosten nied-
rig sind. Die Solarzelle weist ein sehr gutes Schwach-
lichtverhalten auf. Die Effizienz betrigt 13,2 % pro
Jahr. Eine klassische Solarzelle weist einen Wirkungs-
grad von 14 % bis 15 % auf. Die Solarfolien werden
beispielsweise auf Gebidude-Fassaden zur Energiege-
winnung genutzt und konnen in Baumaterialien inte-
griert werden. [16]

Am Innovation Lab Heidelberg wurde eine flexi-
ble, organische Photodiode (OPD) durch eine additive,
digitale Aerosol-Jet-Drucktechnologie entwickelt. Die
miniaturisierten, polymeren Photodetektoren arbeiten
wie eine Solarzelle und eignen sich beispielsweise
fir den Einsatz in Uberwachungssystemen oder in
der Medizintechnik [17]. Die Abbildung 4 zeigt den
schematischen Aufbau einer gedruckten OPD auf Ba-
sis von zwei leitfihigen und transparenten PEDEOT:
PSS Top- und Bottom-Elektroden, einer aluminium-
dotierten Zink-Oxid-Elektronentransportschicht und ei-
nes aktiven Materials PTB7:PC70BM zwischen Anode
und Kathode. Die Leerlauf-Ausgangsspannung liegt
zwischen 0,6V und 1,2V bei einem Kurzschluss-
Ausgangsstrom von 100 mA/W bis 400 mA/W. Mit ge-
ringerer Einstrahlungsintensitit sinkt der Strom linear
auf 1 pA/cm? bis 100 uA/cm? [17].
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Abbildung 4. Schematischer Aufbau der gedruckten Photodiode
[17].

Tabelle I
ZUSAMMENFASSUNG DER ORGANISCHEN ENERGY HARVESTER.
Kenn- Otego Heliatek® il
grofie TEG Solarzelle [29] Photodiode
Leerlauf- .
Ausgangs- 600 mV 1,733V (l)g x bis
spannung ’
K 00y
Auseanes. | OHA 8,03 mA/cm? bis
gang 400 mA/W
strom
4,6 uW S mW/em?
. @ 500 lux mw/cm
i:;‘;ﬁ‘l‘;gs 108 W | e | bis
,.om 100 mW/cm?
@ 120000 lux

Die Tabelle I fasst die vorgestellten, organischen
Energy Harvester mit den spezifischen Kenndaten zu-
sammen.

III. ANFORDERUNGEN AN
POWERMANAGEMENT-SCHALTUNGEN

Im Folgenden werden auf Grund der analysierten
gedruckten Energy Harvester Anforderungen fiir den
Entwurf von Powermanagement-Schaltungen abgelei-
tet. Die Anforderungen lassen sich in vier Bereiche
gliedern:

« Spannungsaufbereitung des Energy Harvesters
Die Gleichspannung oder Wechselspannung des
Energy Harvesters muss iiber einen Spannungs-
wandler in ein definiertes Gleichspannungsniveau
transformiert werden. Das stabile Anlaufen und
definierte Abschalten der aktiven Systemkompo-
nenten muss gewdhrleistet sein. Der Wirkungs-
grad muss moglichst gro sein. Zudem muss
die Spannungsaufbereitung mit den sehr kleinen
Spannungen und Stromen der Energy Harvester
arbeiten konnen.

o Speicherung der Energie
Ein Energiespeicher muss vorhanden sein, der die
durch den Energy Harvester gesammelte Energie
zwischenspeichert, um dann wiederum fiir den
Betrieb der Systemkomponenten zu bestimmten
Zeiten zur Verfiigung zu stehen.

« Intelligentes Energiemanagement
Mit dem Powermanagement sollen sich Span-
nungssequenzen fiir den Betrieb der Systemkom-
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ponenten verbessern, sowie der Energieverbrauch
der Gesamtschaltung optimieren lassen.

Um die Effizienz des Gesamtsystems zu bewer-
ten, ist die Uberwachung des Energiebedarfs des
Gesamtsystems, beispielsweise durch ein Maxi-
mum Power Point Tracking unerldsslich. Der
Fokus liegt auf der Steuerung der Sensorfunk-
tionen und Kommunikation in Abhéngigkeit der
Dienstgiiteanforderungen und des Speicherzustan-
des bzw. des Leistungseintrags.

o Smarte Low-Power-Multi-Sensorik

Bei der Auswahl der Elektronikkomponenten
muss die An- bzw. Abschaltung der Sensorik
gewihrleistet sein, ohne vorher eine Kalibrierung
durchfiihren zu miissen. Dadurch wird der Strom-
verbrauch reduziert. Es sollen Sensoren eingesetzt
werden, deren Leistungsaufnahme durch unter-
schiedliche Arbeitsmodi einstellbar ist.

Auf Grund der hier aufgefiihrten Anforderun-
gen werden in den folgenden Abschnitten zum
einen kommerziell erhiltliche Powermanagement-
Schaltungen und zum anderen aus der Forschung be-
kannte Powermanagement-Schaltungen analysiert und
abschlielend bewertet.

IV. STAND DER TECHNIK VON
POWERMANAGEMENT-SCHALTUNGEN

A. Stand der Technik von kommerziell erhdiltlichen
Powermanagement-ICs

Heutzutage werden verschiedene Powermanage-
ment-Funktionen zumeist auf einem Powermanage-
ment-Chip kombiniert.

Texas  Instruments  hocheffizienter = Lade-IC
BQ25504 fiir Energy Harvesting und Management-
Anwendungen zeichnet sich durch einen niedrigen
Ruhestrom von ca. 330nA aus. Der IC hat einen
Wirkungsgrad, abhiingig von der Eingangsspannung,
von bis zu 90 %. Aufgrund der variierenden Licht-
und Wirmeverhiltnisse bei  Solarmodulen und
thermoelektrischen Anwendungen beinhaltet der Chip
ein programmierbares MPPT. Die Power Management
Control Unit (PMU) iiberwacht kontinuierlich den
Ladevorgang, wodurch sichergestellt ist, dass keine
Uber-, Unterspannung oder Uberhitzung am Akku
vorliegt [18].

Eine Powermanagement-Losung fiir piezoelektrische
Energy Harvester bietet der LTC3588-1 von Line-
ar Technology. Der IC beinhaltet einen verlustarmen
Vollwellen-Briickengleichrichter und einen hocheffi-
zienten Abwirtswandler. Der Eingangsspannungsbe-
reich betrdgt 2,7V bis 20 V. Die Ausgangsspannung
ist programmierbar und betrdgt 1,8 V bis 3,6 V. Der
Ruhestrom des LTC3588-1 liegt bei abgetrennter Last
bei 950nA [19].

Der ultra low-power Energy Harvester SPV1050 von
ST Microelectronics verfiigt liber ein integriertes Batte-
rieladegerit, einen MPPT-Algorithmus und zwei Low-
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Tabelle 1T

KOMMERZIELLE POWERMANAGEMENT-ICS [16, 17, 19].

Kenngrofie | BQ25504 LTC3588-1 SPV1050
180 mV bis
UE(DC) 2 80mV 2,7 \% 18V
1,8V; 2,5V, .

Uamc) 3V 33V: 3.6V 1,8V; 3,3V
Effizienz bis zu 90 % bis zu 92 % bis zu 92 %
Kosten 4,68€ 5,88€ 2,53€

Dropout Regler (LDOs). Sie werden iiber eine interne
Logik gesteuert, sodass eine Ausgangsspannung von
1,8 V und 3,3V anliegt. Der SPV1050 ist fiir Solarzel-
len und TEGs geeignet, da ein Eingangsspannungsbe-
reich von 180 mV bis 18 V abgedeckt wird. Aulerdem
ist ein hoher Wirkungsgrad garantiert, aufgrund der
Buck-Boost- bzw. Boost-Topologie. Der Chip bietet
einen Uberladeschutz und eine Unterspannungssperre,
um Schiden zu vermeiden. [20, 21].

Die Kenngroflen der vorgestellten Powermanage-
ment-ICs sind in Tabelle II aufgefiihrt.

B. Stand der Technik von Powermanagement-ICs in
der Forschung

Die Ziiricher Hochschule fiir angewandte Wissen-
schaften (ZHAW)stellt in [22] eine Powermanagement-
Schaltung fiir einen Thermogenerator vor. Der zweistu-
fige Aufwirtswandler verarbeitet Eingangsspannungen
von 10mV bis 160mV und erzeugt eine Ausgangs-
spannung bis zu 3,6 V. Die erste Stufe realisiert den
Kaltstart und besteht aus einem selbstschwingenden
Oszillator mit Transformator und einem nachfolgen-
den Spannungsverdoppler. Liegt eine Spannung von
36 mV am Eingang an, startet die erste Stufe und
ladt den Zwischenspeicher. Sobald der Zwischenspei-
cher eine definierte Spannung von 2,8V erreicht,
wird die zweite Stufe aktiviert. Eine Power-On-Reset-
Schaltung, bestehend aus einer Spannungsreferenz und
einem Schmitt-Trigger, liberwacht die Spannungen.
Die Powermanagement-Schaltung in Kombination mit
dem TEG 071-150-22 [23] erreicht einen Wirkungs-
grad von 62 % bei einer Temperaturdifferenz von 3 K.

In [24] wird eine voll integrierte, hybride
Powermanagement-Unit ~ (HPMU)  fiir  passive
UHF RFID-Tags vorgestellt, die in einem
130nm  CMOS-Prozess gefertigt wurde. Die
HPMU nutzt iiberschiissige Energie, die iiber die
Betriebsanforderungen eines RFID-Tags hinausgeht
und speichert sie extern ab. Das sorgt fiir die
Aufrechterhaltung der Versorgungsspannung des
RFID-Tags, wodurch die Kaltstartzeit reduziert wird.
Stromausfille werden verhindert und die Reichweite
und Reaktionsfahigkeit des Tags effektiv erhoht.
Wenn die geerntete Leistung zu niedrig ist, wird
die HPMU ausgeschaltet. Des Weiteren wurde
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die HPMU fiir einen niedrigen Stromverbrauch
optimiert. Im ausgeschalteten Zustand verbraucht die
HPMU ca. 10nA vom externen Speicherelement und
weist wihrend des Ladungsspeicherbetriebs einen
Spitzenwandlungswirkungsgrad von ca. 65 % auf.

Leicht et. al. [25] veroffentlichen ein effizientes
autonomes Mikro-Powermanagement-System fiir elek-
tromagnetische Energy Harvester. Es verarbeitet Span-
nungsbereiche von 440 mV bis 4,15V bei einem Ge-
samtwirkungsgrad von ca. 72%. Das Ziel ist die
Optimierung der Ausgangsleistung durch eine Impe-
danzanpassung. Sie wird durch die Implementierung
eines MPPT-Algorithmus erreicht. Die Bestimmung
des Maximum Power Points erfolgt iiber eine Kon-
trollvariable, den sogenannten Stromflusswinkel «. Er
ist das Verhiltnis der gleichgerichteten Ausgangsspan-
nung des Energy Harvesters und dessen Sinusspan-
nung. o wird wie folgt berechnet:

_ VDCT)
a=2cos !
< Vsp

Beim Einsatz eines elektromagnetischen Energy
Harvesters liegt der Stromflusswinkel zwischen 65°
und 67°. Das Powermanagement-System ermdglicht
autonomen Sensorsystemen aufgrund des adaptiven
Nachfiihrungsprinzips und der Spannungsstabilisierung
einen autarken Betrieb.

Ulusan et. al. stellen in [27] ein Powermanagement-
System fiir elektromagnetische Energy Harvester fiir
Eingangsspannungen von 0,4V,, vor. Das System
wurde im 180 nm CMOS-Prozess gefertigt und be-
steht aus zwei Stufen. In der ersten Stufe wird
die Spannung durch einen energieautarken AC/DC-
Wandler und nachgeschalteten Dioden gleichgerichtet.
Die Spannung wird in der zweiten Stufe durch eine
Niederspannungs-Ladepumpe auf 3 V geregelt. Das
System erreicht einen Wirkungsgrad bis zu 86 %.

Fan et. al. zeigen in [28] ein Powermanagement-
ASIC fiir vibrationsbasierte Energy Harvester.
Die geerntete  Energie wird durch einen
Vollbriickengleichrichter in Gleichstrom gewandelt und
ladt anschlieBend einen Filterkondensator. Durch einen
Buck-Boost-Wandler wird eine Spannung von 3,3V
erzeugt, die in einem Superkondensator gespeichert
wird. Die Spannungswandlungseffizienz betrigt 96 %.
Anschliefend erfolgt eine Impedanzanpassung {iber
ein MPPT. Ein LDO-Regler mit einem Ruhestrom
von 750pA sorgt fiir die Versorgung der On-Chip
Sensoren.

Liu et. al. [28] verwenden ein sogenanntes
»Active Piezoelectric Energy Harvesting Scheme
(AEHS)“, siehe Tabelle 1. Uber aktive Schalter wird
die Ausgangsspannung des piezoelektrischen Energy
Harvesters gleichgerichtet. Die Funktionsweise der
Powermanagement-Schaltung gliedert sich in zwei
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. Ulusan et. al .
KenngroBe ZHAW [22] Sun et. al [24] Leicht et. al [25] [26] Fan et. al [27] Liu et. al [28]
Autarkes Mikro- Autarkes Mikro- . .
. . Active  Piezo-
. Hybride Powermanage- Zweistufiges Powermanage- -
Systembe- Zweistufiger . . electric Energy
. . Powermanage- mentsystem mit | Powermanage- mentsystem mit .
schreibung Aufwirtswandler . Harvesting
ment-Unit Impedanzanpas- mentsystem Impedanzanpas- Scheme
sung sung
UE®DC),min 10 mV bis zu 4 V 440 mV 400 mV keine Angabe keine Angabe
. anwendungs- anwendungs- spe- .
UA(DC) bis 3,6 \Y SpCZiﬁSCh zifisch 3V 3,3 \'% bis2 V
Effizienz ca. 62 % ca. 65 % ca. 67 % ca. 86 % ca. 96 % ca. 718 %

L @ [

l ] [+

/1

Abbildung 5. Prinzipielles Modell der AEHS-Schaltung.

Schritte: Nachdem die maximale Spannung am En-
ergy Harvester anliegt, wird der Energiespeicher ge-
laden, indem die Schalter S1 und S4 geschlossen
und die Schalter S2 und S3 geoffnet werden. An-
schlieBend wird die Spannung am Energy Harves-
ter invertiert, indem die Schalter umgekehrt gedffnet
bzw. geschlossen werden. Die Ausgangsspannung des
Powermanagement-Schaltkreises betrdgt 1 V bis zu 2V
bei einer durchschnittlichen Effizienz von 78 %. Die
Optimierung der Ausgangsleistung wird durch eine
Impedanzanpassung sichergestellt.

Die Tabelle III fasst alle vorgestellten Powermanage-
ment-Schaltungen zusammen.

V. FAaziT

Im Rahmen dieses Beitrags wurde eine Einfiihrung
in das Thema der gedruckten Elektronik gegeben.
Es wurden sowohl die Moglichkeiten, als auch die
Grenzen der Energiewandlung mit Hilfe von gedruck-
ten Energy Harvestern erldutert. Basierend auf dem
aktuellen Stand der Technik wurden die Anforderungen
an Powermanagement-Systeme fiir gedruckte Ener-
gy Harvester abgeleitet. Diese Kriterien miissen bei
der Entwicklung eines effizienten Powermanagement-
Systems beriicksichtigt werden, sodass der Energiebe-
darf so gering wie moglich ist. AnschlieBend wur-
den kommerziell erhiltliche und derzeit erforschte
Powermanagement-ICs fiir konventionelle, siliziumba-
sierte Energy Harvester analysiert.

Der Entwicklungsstand der vorgestellten Power-
management-Schaltungen zeigte, dass es fiir gedruckte
Energy-Harvester noch keine Losungen gibt, insbeson-
dere auf Grund der Tatsache, dass diese nur kleine
Ausgangsleistungen zur Verfiigung stellen. Es besteht

der Bedarf einer System-On-Chip-Integration von ge-
druckten Energy Harvestern sowie Energiespeichern
in Kombination mit entsprechenden siliziumbasier-
ten Energieaufbereitungs- und Energiemanagement-
Losungen. Die Erforschung von ganzheitlichen Energy
Harvesting-Konzepten ermoglicht einen signifikanten
Fortschritt im Bereich der energieautarken, hochmi-
niaturisierten Low-Power-Sensorsysteme. Im Hinblick
auf die Optimierung von Energy Harvesting-Konzepten
fiir gedruckte Energy Harvester sollen integrierte On-
Chip-Sensorsysteme entwickelt, gefertigt und unter-
sucht werden.
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