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1. Einleitung
Die Forschungsaktivit�aten im Bereich hochintegrierter digitaler Schaltungen waren in derVergangenheit fast ausschlie�lich auf eine e�ziente Nutzung der zur Verf�ugung stehendenChip-Fl�ache, sowie auf die Maximierung der Schaltungsgeschwindigkeit hin ausgerichtet. Dierasche Entwicklung hin zu immer komplexeren Systemen mit hohen Integrationsdichten undhohen Taktraten hat jedoch zu Schaltungen mit immer h�oheren Verlustleistungen gef�uhrt.Beispielsweise betr�agt die Leistungsaufnahme von Hochleistungsmikroprozessoren oftmals20 Watt und mehr, bei Durchschnittsstr�omen von mehreren Ampere.Dies bringt in vielerlei Hinsicht Probleme mit sich: zum einen ist die ausreichendeK�uhlung der Chips schwierig und kostenintensiv. Die Zuleitungen der Spannungsversorgungm�ussen entsprechend ausgelegt werden, L�ufter und K�uhlk�orper sind n�otig. Zum anderen er-geben sich bei den immer st�arker verbreiteten portablen, batteriebetriebenen Ger�aten Pro-bleme mit der begrenzten Batteriekapazit�at und dem hohen Gewicht der Batterien pro ge-speicherter Energie. W�ahrend sich Prognosen zufolge die Integrationsdichte der Chips etwaalle sieben Jahre verzehnfacht, wird sich die Batteriekapazit�at, bezogen auf das Gewicht derBatterie, in dieser Zeit kaum verdoppeln [90]. Ein weiteres wesentliches Problem ergibt sichaus �okologischer Sicht. Die gro�e Anzahl von Arbeitsplatzrechnern und privaten Computerntr�agt heute bereits einen erheblichen Teil zum Gesamtverbrauch an elektrischer Energie bei.Eine amerikanische Studie sch�atzte den Beitrag der Arbeitsplatzrechner zum Gesamtstrom-verbrauch in den USA 1993 auf 5% und prognostiziert f�ur das Jahr 2000 einen Anteil von10% [2].In den letzten Jahren hat sich deshalb der Forschungsschwerpunkt im Bereich hochinte-grierter Schaltungen (VLSI-Schaltungen, VLSI: Very Large Scale Integration) verlagert, mitdem Ziel, die Verlustleistung der Schaltungen zu reduzieren. Dies ist in Anbetracht der obengenannten Probleme unumg�anglich geworden. Im wesentlichen ergeben sich daraus zwei Teil-aufgaben f�ur die Forschung. Zum einen die Bereitstellung von Methoden zur Ermittlung derVerlustleistung um somit verschiedene Schaltungskonzepte vergleichen zu k�onnen und eineLokalisierung von Quellen erh�ohter Verlustleistung zu erm�oglichen. Zum anderen die Ent-wicklung von Methoden zur Reduktion der Verlustleistung. In der einschl�agigen Literatur zudiesem Thema �nden sich diese beiden Teilgebiete zusammengefasst unter dem englischenBegri� Low Power Design.In dieser Arbeit werden Methoden zur Ermittlung sowie zur Reduzierung der Verlustleis-tung digitaler Schaltungen vorgestellt und untersucht. Dabei wird f�ur die Demonstrations-beispiele zu den jeweiligen Verfahren eine CMOS-Technologie zugrunde gelegt. Die Verfahrenan sich sind weitgehend unabh�angig von der Technologiegeneration. Diese wirkt sich ledig-



2 1. Einleitunglich dort auf das Schaltungsmodell aus, wo die Modellbildung basierend auf der unterstenschaltungstechnischen Entwurfsebene, also der Bauteilebene erfolgt.1.1 Die Leistungsaufnahme von digitalen CMOS-SchaltungenAllgemein kann der Leistungsverbrauch eines Systems in zwei Arten unterteilt werden, wieman es auch in der einschl�agigen Literatur zu diesem Thema �ndet: in dynamischen undstatischen Leistungsverbrauch. Um die Wirkungsweisen verschiedener Verfahren zur Verlust-leistungsreduzierung zu verstehen, ist es sinnvoll, zun�achst die physikalischen Mechanismenzu untersuchen, die zum Leistungsverbrauch eines Systems f�uhren. Ist im Folgenden vonLeistung die Rede, so ist immer die elektrische Leistung gemeint, die aus einer Quelle ent-nommen wird. Wie im weiteren noch zu zeigen ist, wird in CMOS-Schaltungen prinzipielldie gesamte aus der Quelle entnommene Energie in der Schaltung in W�arme umgewandelt.Im Folgenden werden deshalb die Begri�e Leistungsaufnahme, Verlustleistung, Leistungs-verbrauch und dissipierte Leistung synonym verwendet, da die einmal von der Schaltungaufgenommene Leistung f�ur die Quelle gewisserma�en "verloren" ist und in der Schaltungkomplett umgesetzt wird. Andere Schaltungsprinzipien wie sie in adiabatischen SchaltungenAnwendung �nden, erm�oglichen bis zu einem gewissen Grad die Wiederverwendung der ineiner Schaltung gespeicherten Energie [3, 51, 70, 71, 49]. Diese Klasse von Schaltungen wirdin der hier vorliegenden Arbeit nicht betrachtet.1.1.1 Dynamische LeistungsaufnahmeAls dynamische Leistungsaufnahme einer Schaltung bezeichnet man allgemein die Leistungs-aufnahme, die aufgrund eines logischen Umschaltvorganges also einer Zustands�anderung inder Schaltung auftritt. Diese Leistung l�asst sich wiederum in zwei Anteile aufspalten: in dieLeistung zum Umladen von in der Schaltung be�ndlichen Kapazit�aten sowie in die Leis-tung, die infolge eines Quer- oder Kurzschlussstromes w�ahrend des Umschaltvorganges inden Kanalwiderst�anden der Transistoren in W�arme umgewandelt wird. Dieser Querstromtritt immer dann auf, wenn ein NMOS-Block und der dazu komplement�are PMOS-Blockgleichzeitig leiten und damit einen direkten Stromuss von der Quelle zur Masse erm�ogi-chen.Die dynamische Leistungsaufnahme einer CMOS-Schaltung soll am Beispiel des CMOS-Inverters in Bild 1.1 veranschaulicht werden. Die Energie, die f�ur ue(t) = 0V , 0 < t � T zumLaden der Kapazit�at CL von 0V auf die Versorgungsspannung UB w�ahrend der Zeit T derQuelle entnommen wird, berechnet sich zuWq = Z Tt=0UBic(t) dt : (1.1)Der Ladestrom der Kapazit�at ist durch die Gleichungic(t) = CLduc(t)dt (1.2)gegeben. Unter der Annahme, dass die Kapazit�at zum Zeitpunkt t = 0 vollst�andig entladenwar und zum Zeitpunkt t = T auf UB aufgeladen ist, l�asst sich die Formel (1.1) auch schreibenals: Wq = Z UB0 CLUB duc = CLU2B : (1.3)
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CLBild 1.1. CMOS-Inverter mit Lastkapazit�at CL.Die im Kondensator gespeicherte Energie ergibt sich zu:Wc = Z Tt=0CLucducdt dt = Z UB0 CLuc duc = 12CLU2B ; (1.4)d. h. die H�alfte der Energie aus der Quelle wurde im Kanalwiderstand des PMOS-Transistorsin W�arme umgewandelt. Beim Entladen des Kondensators nach einer weiteren Periode T ,also ue(t) = UB f�ur T < t � 2T , uc(T ) = UB, uc(2T ) = 0, wird die im Kondensatorgespeicherte Energie Wc = 12CLU2B im Kanalwiderstand des NMOS-Transistors in W�armeumgewandelt.�Andert sich also das Eingangssignal der Schaltung abwechselnd von logisch Null nachlogisch Eins und von logisch Eins nach logisch Null mit einer Frequenz f = 1T , so wird in derSchaltung die Leistung Ps = 12fCLU2B (1.5)dissipiert. Im weiteren wird Ps als kapazitive Schaltleistung bezeichnet. Betrachtet man dasEingangssignal allgemein als einen stochastischen Prozess, so l�asst sich ein Ma� �0 de�nieren,das angibt, mit welcher Wahrscheinlichkeit das Eingangssignal innerhalb einer Periode Tseinen logischen Zustand �andert. Man bezeichnet �0 als die Aktivit�at des Signals. Mit derDe�nition � = 12�0 kann Gleichung (1.5) allgemein alsPs = �fCLU2B (1.6)geschrieben werden. Eine Besonderheit hierbei ist, dass � auch Werte gr�o�er 1 annehmenkann. Dies r�uhrt daher, dass es aufgrund von Laufzeitunterschieden zwischen den Signalenin der Schaltung zu ungewollten Schaltvorg�angen, sog. Glitches, kommen kann. Bild 1.2 ver-deutlicht die Entstehung eines Glitches. Durch die Verz�ogerungszeit des Inverters erreichendie urspr�unglich synchronen Signalwechsel das NAND-Gatter zu unterschiedlichen Zeiten.Kurzzeitig liegt an beiden Eing�angen des NAND-Gatters eine "1" wodurch der Glitch amAusgang hervorgerufen wird. Nat�urlich muss die Periodendauer T so gew�ahlt werden, dassnach jeder vollen Periode die jeweils richtigen Zust�ande an den Ausg�angen der logischenGatter anliegen, die Schaltung also gen�ugend Zeit hat, dass die Glitches abklingen k�onnen.Betrachtet man also Gleichung (1.6), so ergeben sich o�ensichtlich verschiedene Ansatz-punkte zur Minimierung der kapazitiven Schaltleistung. Am e�ektivsten wirkt sich hierbei



4 1. Einleitung
Bild 1.2. Entstehung eines ungewollten Schaltvorgangs (Glitch) aufgrund von unterschiedlichverz�ogerten Signalen am Eingang eines Gattersdie Reduzierung der Versorgungsspannung UB aus, da diese quadratisch zur Leistungsauf-nahme beitr�agt. Eine Reduzierung der Versorgungsspannung f�uhrt jedoch inherent auch zueiner Reduzierung der Schaltgeschwindigkeit der CMOS-Logik. Dies wird in der folgendenBetrachtung f�ur den Fall eines CMOS-Inverters verdeutlicht. Die Zeit zum Laden eines Kon-densators CL von der Spannung U1 auf U2 berechnet sich allgemein aust = Z U2U1 CLiC(uC) duC : (1.7)N�aherungsweise kann der Ladestrom durch den Kondensator am Ausgang eines Inverters alskonstant angesehen werden. Zur Vereinfachung kann weiterhin angenommen werden, dasssich der Transistor, �uber den der Kondensator geladen wird, w�ahrend des gesamten Lade-vorganges in S�attigung be�ndet. Als Verz�ogerungszeit eines Gatters de�niert man die Zeit,nach der die Ausgangsspannung UB2 erreicht hat. Somit berechnet sich die Verz�ogerungszeitdes Inverters mit U1 = 0 und U2 = UB2 zut = CLUB�(UB � Uth)2 (1.8)wobei � eine prozessabh�angige Konstante und Uth die ebenfalls prozessabh�angige Schwel-lenspannung des Transistors bezeichnen. Eine ausf�uhrliche Herleitung der Zusammenh�ange�ndet sich in [50]. Hieraus wird ersichtlich, dass mit Verringerung der Di�erenz zwischen UBund Uth die Verz�ogerungszeit zunimmt.Desweiteren erh�oht sich die Leistungsaufnahme linear mit der Frequenz und der zu trei-benden Kapazit�at. Geschwindigkeitsnachteile, die durch die Verringerung der Versorgungs-spannung oder der Frequenz entstehen, k�onnen durch entprechende Parallelisierung kom-pensiert werden, wobei jedoch eine Vergr�o�erung des Implementierungsaufwandes akzep-tiert werden muss. Die Methoden, die in dieser Arbeit vorgestellt werden, zielen in ersterLinie auf die Minimierung der Aktivit�at � und im weiteren auf die Reduzierung der Ge-samtkapazit�at der Schaltung ab. Diese Methoden k�onnen jedoch mit anderen Verfahren zurMinimierung der kapazitiven Schaltleistung kombiniert werden. Im Allgemeinen h�angt esimmer vom Anwendungsgebiet der Schaltung ab, welche Methoden am besten geeignet sind.Beim Entwurf verlustarmer Schaltungen sollte jedoch nicht nur die Optimierung hinsicht-lich eines bestimmten Faktors in Betracht kommen, also z. B. nur die Verringerung von UBoder nur die Minimierung von �, sondern alle zur Verf�ugung stehenden M�oglichkeiten zurReduzierung der Verlustleistung ausgereizt werden.Im Allgemeinen verursacht das Laden und Entladen von Kapazit�aten den weitaus gr�o�tenLeistungsverbrauch in einer digitalen CMOS-Schaltung. Mit neuen Technologien nimmt je-



1.1 Die Leistungsaufnahme von digitalen CMOS-Schaltungen 5doch der Anteil des durch den Quer- oder Kurzschlussstrom verursachten Leistungsverbrau-ches der dynamischen Kurzschlussleistung zu. Dies liegt im wesentlichen an der Verringerungder Gesamtkapazit�at und somit der kapazitiven Schaltleistung durch immer kleinere Abmes-sungen, wovon die dynamische Kurzschlussleistung in geringerem Ma�e beeinusst wird.Der Querstrom h�angt von verschiedenen Technologieparametern, von der Temperatur, derForm des Eingangssignals und der Lastkapazit�at ab. Allgemein ist die dabei verursachteVerlustleistung schwieriger in eine geschlossene Formel zu fassen als dies f�ur die kapazitiveSchaltleistung der Fall ist. In [85] ist f�ur einen unbelasteten, symmetrischen Inverter (glei-che Kanalwiderst�ande von PMOS- und NMOS-Transistor) eine Formel f�ur die dynamischeKurzschlussleistung angegeben: Pk = �12�f(UB � 2Uth)3 : (1.9)Dabei ist � der Steilheitsfaktor von NMOS- bzw. PMOS-Transistor (�n = �p = �), � dieAnstiegszeit des Eingangssignals und Uth die Schwellenspannung (Uth;n = �Uth;p = Uth).Formel (1.9) gibt die Zusammenh�ange in erster N�aherung wieder, genauere Werte lassensich jedoch durch Schaltungssimulation mit SPICE ermitteln. Qualitativ k�onnen folgendeAussagen gemacht werden [85]:Die dynamische Kurzschlussleistung ist umso kleiner� je gr�o�er die Ausgangskapazit�at der Schaltung und� je steiler die Flanke des Eingangssignals ist.Die Diagramme in Bild 1.3 zeigen den Kurzschlussstrom und den Gesamtstrom in einemCMOS-Inverter bei unterschiedlicher Belastung des Ausgangs.
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6 1. EinleitungVerlustleistung in CMOS-Schaltungen resultiert lediglich aus Leckstr�omen. Diese sind zumeinen die Sperrstr�ome parasit�arer Dioden, zum anderen aber auch Str�ome, die bedingt durchden endlichen Kanalwiderstand der gesperrten Transistoren auftreten. Der Diodensperrstromist eine Funktion der Sperrspannung U und der Temperaturspannung UT, wobei U � 0:Isperr = IS(e UUT � 1) : (1.10)Der S�attigungssperrstrom IS h�angt wesentlich von der Temperatur und der Sperrschicht�acheab, ist also vom Entwickler nur bedingt zu beeinussen. In heutigen Schaltungen liegt derS�attigungssperrstrom in der Gr�o�enordnung um 1pA pro Transistor, ist also in jedem Fallim Vergleich zu den dynamischen Str�omen vernachl�assigbar.Der durch den endlichen Kanalwiderstand gesperrter Transistoren (Uds�Uth < 0) beding-te Leckstrom Isub h�angt ebenfalls wie der Diodensperrstrom vom Fertigungsprozess und derTemperatur ab. Desweiteren besteht auch eine Abh�angigkeit von der Gate-Source-SpannungUgs wobei Isub � e(Ugs�Uth) : (1.11)Ebenso wie der Diodensperrstrom ist auch Isub vernachl�assigbar und aufgrund seiner star-ken Prozessabh�angigkeit ohnehin vom Entwickler im Allgemeinen nicht beeinussbar. Mitimmer kleiner werdenden minimalen Transistorabmessungen zuk�unftiger Technologien undden damit immer kleineren Schwellenspannungen wird jedoch der Einuss dieser statischenLeckstr�ome auf den Gesamtleistungsverbrauch zunehmen und kann sich so zu einem nichtmehr vernachl�assigbaren Anteil entwickeln.1.2 Leistungsbetrachtungen auf verschiedenen EntwurfsebenenDie rege Forschungst�atigkeit im Bereich verlustleistungsarmer Schaltungen hat in den letz-ten Jahren eine Vielzahl von neuen allgemeinen Methoden zum Schaltungsentwurf hervorge-bracht. Viele Publikationen pr�asentieren auch spezielle schaltungstechnische Realisierungenf�ur bestimmte, arithmetische Funktionen [12, 16, 24, 74, 75]. Letztlich haben alle diese Me-thoden die Verringerung der Versorgungsspannung, der Taktfrequenz, der Kapazit�at, derSchaltaktivit�at oder einer Kombination aus diesen genannten Faktoren zum Ziel. Dabei istdie Einhaltung der vorgegebenen Anforderungen an die Schaltung (z.B. die minimale Da-tendurchsatzrate) eine Voraussetzung.Allgemein ist man zu der Au�assung gelangt, dass die Anwendung von Methoden zurVerringerung der Verlustleistung auf allen Ebenen des Entwurfprozesses sinnvoll ist, um dieoptimale Schaltung zu erhalten. Bei den Entwurfsebenen unterscheidet man:� die Systemebene als oberste Abstraktionsebene,� die Algorithmenebene mit den algorithmischen Beschreibungen der einzelnen Funktions-bl�ocke,� die Architekturebene, darin u. a. die Festlegung des Datenformates und des Taktschemas� die Logikebene� die Schaltkreisebene, hierzu geh�oren der Schaltplan mit den einzelnen Bauelementen(engl.: schematic) und schlie�lich das Maskenlayout.Welche Methoden wann und wo sinnvoll eingesetzt werden k�onnen, dar�uber entschei-det auch der Entwurfsstil. Je nach Schaltungsstruktur erweist sich u. U. ein bestimmterEntwurfsstil als besonders vorteilhaft. Bei den Entwurfsstilen unterscheidet man zwischen



1.2 Leistungsbetrachtungen auf verschiedenen Entwurfsebenen 7manuellem, vollkundenspezi�schem Entwurf (Full Custom Design) und der automatisiertenSynthese basierend auf einer Beschreibungshochsprache wie VHDL (Very High Speed In-tegrated Circuit Hardware Description Language). Die Entscheidung f�ur einen bestimmtenEntwurfsstil kann im Allgemeinen auf h�oherer Abstraktionsebene, typischerweise auf Archi-tekturebene, gef�allt werden, da sich hier bereits erkennen l�asst, welche Schaltungsstrukturein bestimmter Algorithmus erfordert.Ein hoher Optimierungsgrad bez�uglich der Chip-Fl�ache und der Geschwindigkeit kannbei regul�aren Strukturen, typischerweise bei Datenpfaden f�ur die digitale Signalverarbei-tung, durch vollst�andig manuellen Entwurf erreicht werden. Die Strukturinformation kannbeim Entwurf von Hand optimal genutzt, das Layout mit maximaler Kompaktheit und mini-malen Leitungsl�angen realisiert werden. Diese Klasse der regul�aren Schaltungen erm�oglichtdie Realisierung durch Kopieren und Aneinanderf�ugen von einfachen Grundzellen zu kom-plexeren Bl�ocken, welche wiederum zu gr�o�eren Bl�ocken zusammengefasst werden usw. bisschlie�lich das Gesamtlayout entsteht. Es existiert also ein hoher Grad an Modularit�at. DerEntwickler hat dabei Einuss auf s�amtliche Ebenen des Entwurfs, von der Systemspezi�ka-tion bis zum Layout der Grundzellen. Es steht hier die gesamte Palette der Methoden zurVerlustleistungsreduzierung zur Verf�ugung. Ein Teil dieser Arbeit besch�aftigt sich damit,wie die Regularit�at und Modularit�at solcher Schaltungen dazu genutzt werden kann, dieVerlustleistungsabsch�atzung einfach und schnell zu gestalten.Im Gegensatz zum manuellen Entwurf hat der Entwickler beim automatisierten Entwurfmit einem Software-Werkzeug keinen oder nur eingeschr�ankten Einuss auf die Struktur desLayouts. Die Eingabe der Schaltungsfunktion geschieht in Form einer Verhaltensbeschrei-bung oder in einer strukturellen, netzlisten�ahnlichen Form. Damit lassen sich Schaltungenganz allgemeiner Art realisieren, ohne irgendwelche bevorzugten Struktureigenschaften. Be-sonders ist diese Art des Entwurfes jedoch f�ur irregul�are Schaltungen wie z.B. Steuerlogikengeeigntet, wo durch die Komplexit�at des Problems auf niedrigeren Abstraktionsebenen kaummehr ein �Uberblick gewonnen werden kann und ein manueller Eingri� deshalb nur schwerm�oglich ist. Zumeist bedient sich der Entwickler hier einer Standardzellenbibliothek mitvom Technologiehersteller garantierten Eigenschaften der einzelnen Zellen. Eine Optimie-rung der Schaltung hinsichtlich minimaler Verlustleistung ist also bei der rechnergest�utz-ten Schaltungssynthese in der Regel nur auf h�oherer Abstraktionsebene m�oglich. Im Sinnevon k�urzeren Entwicklungszeiten und damit geringeren Kosten ist es zudem w�unschenswert,die Methoden zur Verlustleistungsreduzierung auf h�oheren und niedrigeren Entwurfsebenenweitgehend voneinander zu entkoppeln, sodass ihre Anwendung v�ollig unabh�angig voneinan-der und ohne gegenseitige Beeinussung geschehen kann. Dies bedeutet konkret im Fall desautomatisierten Entwurfes, dass zun�achst die Bereitstellung einer Standardzellenbibliothekmit auf unterster Schaltungsebene hinsichtlich minimaler Verlustleistung optimierten Zellenerfolgt. Der Entwickler dieser Bibliothek spezi�ziert die Zellen lediglich durch Worst-CaseParameter, deren Einhaltung f�ur die vorgesehenen Betriebssituationen garantiert ist. DerEntwurf einer komplexeren Schaltung aus diesen Zellen erfolgt i. a. von einem anderen Ent-wickler auf h�oherer Abstraktionsebene nur unter Kenntnis der spezi�schen Parameter. Diehierf�ur vorgesehenen Methoden zur Verlustleistungsreduzierung sind im Idealfall unabh�angigvon der schaltungstechnischen Realisierung der Grundzellen anwendbar. D. h. auch eine er-neute Synthese der Grundzellen ist nicht erforderlich wenn die Schaltung auf h�oherer Ebenever�andert wird. Die optimale L�osung hinsichtlich minimaler Verlustleistung einer Schaltungergibt sich also idealerweise genau dann, wenn in jeder einzelnen Entwurfsebene das jeweilige



8 1. EinleitungOptimum erreicht wurde. Dieser Idealfall ist in der Praxis nicht generell garantiert, da dieAnwendbarkeit der Methoden sehr wohl an bestimmte Voraussetzungen, die in anderen Ent-wurfsebenen festgelegt werden, gebunden sein k�onnen. Beispielsweise sind die M�oglichkeitenzur Variationen der Versorgungsspannung von der verwendeten Prozesstechnologie abh�angig.Neben den unterschiedlichen Methoden bei der Synthese verlustleistungsarmer Schal-tungen unterscheiden sich auch die Methoden der Verlustleistungsbestimmung in den ver-schiedenen Entwurfsebenen. Allgemein ist eine umso genauere Verlustleistungsbestimmungm�oglich, je niedriger der Grad der Abstraktion ist.Auf System- und algorithmischer Ebene liegt weder Information �uber die eigentliche Rea-lisierung der Schaltung noch �uber deren Architektur vor. Die Verlustleistung kann ist hierbeispielsweise durch eine gewichtete Summe der n�otigen Rechenoperationen abgesch�atzt wer-den. Durch die Absch�atzung der Di�erenz des Realisierungsaufwandes f�ur den einen oder an-deren Algorithmus kann in erster N�aherung auf die Gesamtkapazit�at und die Verlustleistunggeschlossen werden. Da auf h�oherer Entwurfsebene gr�o�ere Leistungseinsparungen m�oglichsind, kann hier eine geringere absolute Genauigkeit der Leistungsabsch�atzung toleriert wer-den. Wichtig ist eine genaue relative Absch�atzung, die einen Vergleich und damit die Wahldes g�unstigsten Algorithmus' erm�oglicht.Eine bereits weitaus genauere Verlustleistungsabsch�atzung ist auf der Architekturebenem�oglich. Hier ist die Datenwortl�ange bereits festgelegt, der Realisierungsaufwand und somitdie Gesamtkapazit�at der Schaltung kann einfacher ermittelt und f�ur verschiedene Architek-turen verglichen werden. Mit der Festlegung der Zahlendarstellung der Daten kann auchbereits eine Absch�atzung der Schaltaktivit�aten erfolgen. Beispielsweise ist die Aktivit�at inden Vorzeichenbits bei Zweierkomplementdarstellung abh�angig von der zeitlichen Korrela-tion der Signale, d. h. von der Wahrscheinlichkeit, mit der ein negatives auf ein positivesSignal folgt oder umgekehrt.F�ur die Verlustleistungsbestimmung auf Logikebene stehen kommerzielle Logiksimulato-ren zur Verf�ugung, sowie auch wahrscheinlichkeitsbasierte Ans�atze zur analytischen Berech-nung der Schaltaktivit�aten. Mit der Information �uber die genaue Anzahl der Gatter, derKomplexit�at ihrer Funktion und der Schaltaktivit�aten an ihren Ein- und Ausg�angen, kanndie Gesamtleistung durch Bilden einer mit den Knotenkapazit�aten gewichteten Summe derSchaltaktivit�aten abgesch�atzt werden.Die letztlich genaueste und am allgemeinsten anwendbare aber zugleich aufwendigste Ver-lustleistungsanalyse geschieht durch Schaltungssimulation auf Schaltkreis bzw. Layoutebene.Ein typischer kommerzieller Vertreter von Schaltungssimulatoren ist SPICE. Hierbei k�onnenE�ekte wie Leckstr�ome, Temperaturschwankungen oder parasit�are reaktive und resistiveElemente ber�ucksichtigt werden. F�ur gro�e Schaltungen erweist sich diese Vorgehensweiseaufgrund des hohen Rechen- und Speicheraufwandes als nicht mehr praktikabel. Zudem istf�ur jede simulationsbasierte Analyse einer Schaltung bez�uglich ihres zeitlichen Verhaltensund ihres Leistungsverbrauchs ein geeigneter Stimulus n�otig, d. h. eine ausreichend gro�eAnzahl von Testvektoren, um realistische Aussagen tre�en zu k�onnen. Schaltungssimulatio-nen eignen sich jedoch sehr gut zur genauen Spezi�kation des funktionalen, zeitlichen undthermischen Verhaltens kleinerer Zellen und Bl�ocke und nat�urlich zur genauen Ermittlungvon deren Verlustleistung.In Tabelle 1.1 sind die verschiedenen Entwurfsebenen und Ans�atze zur Bestimmung undMinimierung der Verlustleistung schematisch dargestellt.



1.2 Leistungsbetrachtungen auf verschiedenen Entwurfsebenen 9Bestimmung der Minimierung derEntwurfsebene Verlustleistung VerlustleistungSystem- und Absch�atzung Abschaltung von Systemeinheiten,Algorithmusebene der Rechenoperationen geeignete Einteilung in Systembl�ocke,Reduzierung der Algorithmenkomplexit�atAbsch�atzung geeignete Wahl der Zahlendarstellung,Architekturebene der Schaltaktivit�aten Hardware-Sharing, Folding,Pipelining, RetimingLogik-, Schaltkreis- Logiksimulation, Logiktransformationen,Layoutebene Schaltungssimulation Transistoroptimierung,Low Power ZellbibliothekenTabelle 1.1. Beispiele f�ur Ans�atze zur Bestimmung und Reduzierung der Verlustleistung digitalerSchaltungen auf den verschiedenen Ebenen des Entwurfsprozesses.In der vorliegenden Arbeit werden sowohl Methoden zur schnellen Bestimmung der Ver-lustleistung auf h�oherer Abstraktionsebene als auch Methoden zur Minimierung der Ver-lustleistung vorgestellt. Bei den Methoden zur Bestimmung der Verlustleistung handelt essich zum einen um datenabh�angige, also simulationsbasierte, zum anderen um ein datenun-abh�angiges Verfahren, bei dem der Leistungsverbrauch unter Verwendung spezieller Modelleanalytisch bestimmt wird. Dieses analytische Verfahren ist besonders f�ur Schaltungen geeig-net, die mittels Retiming oder Pipelining hinsichtlich der Verlustleistung optimiert werdensollen.Wie erw�ahnt, wird neben diesen Verfahren f�ur spezielle Schaltungsstrukturen in einemweiteren Kapitel eine allgemein anwendbare Methode zur Verlustleistungsbestimmung aufh�oherer Abstraktionsebene vorgestellt. Diese Methode basiert auf der Bestimmung der f�urden Leistungsverbrauch relevanten Parameter auf unterster Layoutebene. In einem Modellie-rungsschritt werden diese Parameter dann in Zellenbeschreibungen eingebunden, die wieder-um auf h�oherer Abstraktionsebene in Logiksimulationen komplexer Schaltungen als ModelleVerwendung �nden. Mit dieser zweigeteilten Strategie, der layoutbasierten Modellierung voneinfachen Grundzellen und der konventionellen Logiksimulation der Gesamtschaltung, gelingtes, schnelle und genaue Aussagen �uber den Leistungsverbrauch zu machen, ohne die eigentli-che Schaltung auf Layoutebene zu realisieren. F�ur die Entwicklung eines solchen Verfahrensbedarf es also der Erforschung von Wechselwirkungen zwischen einzelnen Einussfaktoren inverschiedenen Abstraktionsebenen.Als Verfahren zur Verlustleistungsreduzierung auf Architekturebene werden die be-reits erw�ahnten Pipelining- und Retimingmethoden diskutiert. Eine Methode die auf derSchaltkreisebene ansetzt ist die optimale Transistordimensionierung zur Reduzierung derSchalth�au�gkeit. Beispielhaft f�ur ein Verfahren auf algorithmischer Ebene wird der Entwurfeiner verlustleistungsarmen Variante einer diskreten Kosinustransformation gezeigt. Hierbei�ndet auch eine Optimierung auf Architekturebene mittels Pipelining statt.



2. Prinzipielle Strategien zur Reduzierung derVerlustleistung
Beim Entwurf integrierter Schaltungen gibt es in jeder Abstraktionsebene verschiedeneAns�atze zur Bestimmung und Verringerung der Verlustleistung. Unter Ber�ucksichtigungzus�atzlicher Nebenbedingungen wie z. B. bestimmter Anforderungen an die Datendurch-satzrate oder den Fl�achenbedarf einer Schaltung, erweisen sich jedoch bestimmte Methodenals besonders geeignet oder andere als nicht praktikabel. Zum Beispiel ist bei hohen Anfor-derungen an die Datendurchsatzrate und gleichzeitig geforderter minimaler Fl�ache die Ver-ringerung der Versorgungspannung ein ungeeignetes Mittel zur Verlustleistungsreduzierung,da aufgrund der begrenzten Fl�ache eine Geschwindigkeitskompensation mittels Parallelisie-rung oder �Ubergang zu redundanten Zahlensystemen nicht m�oglich ist. Allgemein gilt, dasspotentiell umso mehr Leistung eingespart werden kann, je h�oher die Abstraktionsebene ist,auf der entsprechende �Uberlegungen zur Minimierung der Leistung angestellt werden. DieseTatsache erlaubt andererseits auch ein h�oheres Ma� an Ungenauigkeit bei den Methodenzur Verlustleistungsbestimmung auf h�oheren Abstraktionsebenen. Solche Methoden sind vorallem daraufhin ausgerichtet, eine schnelle, qualitative Aussage �uber den Leistungsverbraucheiner Schaltung machen zu k�onnen. Dabei ist eine genauere quantitative Aussage nicht unbe-dingt n�otig und oftmals auch nicht w�unschenswert, da dies zumeist einen h�oheren Aufwandund damit eine l�angere Entwicklungszeit zur Folge hat. Es gen�ugt oftmals verschiedene al-ternative Systeme, Algorithmen oder Architekturen miteinander vergleichen zu k�onnen. DieGenauigkeit der Verfahren zur Verlustleistungsabsch�atzung muss aber dennoch in einem Be-reich liegen, in dem eine verl�assliche Auswahl der f�ur eine bestimmte Anwendung g�unstigstenSchaltung immer noch m�oglich ist. Im Folgenden werden einige prinzipielle Methoden zurReduzierung der Verlustleistung auf verschiedenen Abstraktionsebenen vorgestellt und anBeispielen verdeutlicht.2.1 Verfahren auf h�oheren AbstraktionsebenenAuf h�oheren Abstraktionsebenen liegen die Schaltungen in Beschreibungsformen vor, beidenen noch keine feste Schaltungstopologie mit physikalischen Leitungsverbindungen vor-geschrieben ist. Der allgemeine Trend hin zu Schaltungsbeschreibungen auf h�oheren Ab-straktionsebenen und zur High-Level-Synthese wird durch verschiedene Faktoren best�arkt.Erstens wird die Handhabung immer komplexerer Systeme dadurch erleichtert oder �uber-haupt erst m�oglich und zweitens werden k�urzere Entwicklungszeiten erreicht. Ausserdem istder Schaltungsentwurf mittels automatisierter Synthese weniger fehlertr�achtig als der reine



2.1 Verfahren auf h�oheren Abstraktionsebenen 11Handentwurf. Diese Entwicklung erfordert auch geeignete Strategien zur Reduzierung derVerlustleistung auf h�oherer Abstraktionsebene.2.1.1 SystemebeneEin wichtiges Entwurfsziel auf Systemebene ist die optimale Verteilung und Steuerung derSpannungsversorgung f�ur die verschiedenen Komponenten eines Systems. Eine M�oglichkeitzur Verlustleistungsreduzierung besteht darin, die Betriebsspannung in bestimmten Teilendes Systems abzusenken. Damit l�asst sich die kapazitive Schaltleistung umgekehrt propor-tional zum Quadrat der Spannung verringern, wie aus Gleichung (1.5) hervorgeht. Durchdie verminderte Betriebsspannung erh�ohen sich abergleichzeitig die Signallaufzeiten in denentsprechenden Teilsystemen. Diese Methode kann daher nur in zeitlich unkritischen Teilendes Systems angewendet werden. Wichtig ist in diesem Zusammenhang auch eine geeignetePartitionierung des Systems, d. h. dass Schaltungsteile, die aufgrund gegebener Geschwin-digkeitsanforderungen mit einer bestimmten Spannung betrieben werden m�ussen, zu einemTeilsystem zusammengefasst werden. Bild 2.1 zeigt ein Beispiel f�ur die Unterteilung einesSystems in Teilsysteme, in denen zeitkritische Aufgaben wie Berechnungen im Prozessor,Datentransfer �uber den Bus und Speicherzugri�e ausgef�uhrt werden, sowie weniger zeit-kritische Teilsysteme, die f�ur Aufgaben wie Ein- und Ausgabe (Bildschirm oder Tastatur)zust�andig sind. Aufgrund des Mehraufwandes f�ur die einzelnen Spannungsquellen und die
Prozessor Speicher
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I/O
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UbBild 2.1. Beispiel f�ur ein System mit mehreren Betriebsspannungen. Das nicht zeitkritische Ein-/Ausgabesystem wird mit niedrigerer Spannung betrieben, Ub < Ua.entsprechenden Zuf�uhrungsleitungen zu den Teilsystemen, ist die Anzahl der unterschiedli-chen Betriebsspannungen nat�urlich begrenzt. In [36] wird eine Methode zum Entwurf vonverlustleistungsarmen Datenpfden mit verschiedenen Betriebsspannungen beschrieben.Teilsysteme, die in bestimmten Betriebsphasen keine Funktion aus�uben, k�onnen w�ahrenddieser Zeit komplett abgeschaltet werden. Eine zus�atzliche Kontrolleinheit muss in diesemFall die Ruhephasen eines Teilsystemes erkennen und die Spannungsversorgung f�ur diesesTeilsystem ab- und anschalten. Eine weitere M�oglichkeit f�ur die Optimierung des Leistungs-verbrauches auf Systemebene besteht in der Einf�uhrung von Standby- oder Sleep-Modes.



12 2. Prinzipielle Strategien zur Reduzierung der Verlustleistung�Ublicherweise wird dies durch Reduzierung der Taktfrequenz oder komplettes Abschalten derTaktversorgung, dem sog. Clock Gating, in momentan nicht ben�otigten Systemteilen erreicht.Dadurch wird die e�ektive Gesamtkapazit�at und damit der Leistungsverbrauch des Systemsverringert. Die Aufgabe einer entsprechenden Kontrolleinheit besteht darin, anhand logischerZust�ande die Bedingungen f�ur das Abschalten der Taktversorgung zu bestimmen. Bei derModellierung von Teilsystemen mittels Finite-State-Machines entspricht dies dem Au�ndenvon Selbstschleifen im Zustands-�Ubergangs-Graphen, wie dies in Bild 2.2 dargestellt ist. Die
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=> s=1Bild 2.2. Zustands-�Ubergangs-Graph mit Selbstschleifen. Die Detektion einer Selbstschleife bewirktdas Abschalten des Taktes durch das Steuersignal s = 1, sonst s = 0. Die Zust�ande sind mit Zibezeichnet. Die Symbole xi an den Kanten bezeichnen bestimmte Eingangswerte.Detektion einer solchen Selbstschleife bedingt das Abschalten der Taktversorgung f�ur denentsprechenden Systemteil. In Bild 2.3 ist das Clock-Gating Prinzip dargestellt. Es muss
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Bild 2.3. Clock-Gating.sichergestellt werden, dass auf der Taktleitung durch das Clock-Gating keine Glitches, alsoungewollte Schaltvorg�ange, entstehen, die zu Fehlfunktionen der Schaltung f�uhren w�urden.Die Kontrolleinheit kann jedoch die Bedingungen f�ur Ab- oder Anschalten des Taktes ineiner Taktperiode m�oglicherweise erst bestimmen, nachdem der entsprechende Takt bereitserfolgt ist. Als Beispiel signalisiere logisch "1" des Ausgangssignals s der Kontrolleinheitdas Einschalten des Taktes und logisch "0" entsprechend das Abschalten des Taktes. DasSignal s ist um die Laufzeit der Steuerlogik verz�ogert und unter Umst�anden mit Glitches be-haftet. Eine einfache UND-Verkn�upfung von Taktsignal und Ausgangssignal der Steuerungerzeugt somit kein Taktsignal, das frei von Glitches ist, da eine logische "1" des urspr�ungli-chen Taktes immer vor dem letztendlich g�ultigen Wert des Steuersignals s am UND-Gatter



2.1 Verfahren auf h�oheren Abstraktionsebenen 13anliegt und deshalb alle Glitches das Gatter passieren k�onnen. Das Beispiel in Bild 2.3 isteine Variante, bei der Glitches durch ein ankengetriggertes D-Flip-Flop eliminiert werden,da das Ausgangssignal der Steuereinheit nur im Augenblick einer ansteigenden Taktanke�ubernommen wird.Die f�ur das Clock-Gating erforderliche Logik verbraucht zus�atzliche Leistung, was je nachRealisierungsaufwand die E�ektivit�at dieses Verfahrens erheblich reduzieren kann. In [6] wirddie Kontroll-Logik dadurch vereinfacht, dass nur diejenigen Bedingungen f�ur das Abschaltendes Taktes betrachtet werden, die mit einer bestimmten Wahrscheinlichkeit auftreten. DieLeistungseinsparung, die mit solchen Verfahren erreicht werden kann, liegt je nach Schaltungim Bereich von 10 bis 60 Prozent.2.1.2 Algorithmische EbeneDie Algorithmen, die in den einzelnen Teilen eines Gesamtsystems ausgef�uhrt werden sollen,k�onnen in rein mathematischer Form, also als geschlossene Formel, als Struktogramm oderin Form eines Programmcodes beschrieben werden. Grunds�atzlich gibt es zwei Stufen derLeistungsoptimierung auf algorithmischer Ebene:� die optimale Wahl eines Algorithmus' zur Erf�ullung einer bestimmten Aufgabe und� die Optimierung des gew�ahlten Algorithmus' hinsichtlich des minimalen Leistungsver-brauchs der resultierenden Schaltung.Beispielsweise kann f�ur eine Signaltransformation zur Datenkommpression im ersten Schrittzwischen verschiedenen Transformationsarten, wie Fourier-, Kosinus- oder Wavelettransfor-mation gew�ahlt werden. Inwieweit es m�oglich ist, die Algorithmen selbst hinsichtlich mini-maler Verlustleistung zu optimieren, h�angt wiederum von der Art der Transformation ab.Bei einer Leistungsoptimierung auf algorithmischer Ebene werden �ublicherweise zwei Zieleangestrebt:� �Ubergang auf eine niedrigere Versorgungsspannung. Die Wahl eines schnelleren Algorith-mus' erm�oglicht die Reduzierung der Versorgungsspannung und somit der kapazitivenSchaltleistung. Hier besteht ein direkter Zusammenhang zur Optimierung auf Systeme-bene mittels mehrerer Versorgungsspannungen, wie dies im Abschnitt 2.1.1 beschriebenwurde.� Eine m�oglichst niedrige Anzahl von Schaltvorg�angen.Beide Ziele k�onnen sowohl bei der Auswahl sowie auch bei der Optimierung des Algorithmus'ber�ucksichtigt werden.Eine wichtige Rolle f�ur den Leistungsverbrauch spielt die Algorithmenkomplexit�at. DieReduzierung der Komplexit�at geht einher mit einer geringeren Anzahl an auszuf�uhrendenOperationen und kann so zu Leistungseinsparungen f�uhren. Beispielsweise k�onnen komple-xe Operationen wie Multiplikationen durch mehrere einfache Schiebe- und Addierschritteersetzt werden. Mit der Anwendung des Distributivgesetzes gelingt es, die Anzahl der Re-chenoperation zu verringern, wie dies in Bild 2.4 veranschaulicht wird. Bietet ein Algorithmusdie M�oglichkeit, mehrere Operationen parallel auszuf�uhren, so kann dies zur Steigerung derVerarbeitungsgeschwindigkeit genutzt werden. Dadurch kann auch ein Geschwindigkeitsver-lust kompensiert werden, der durch eventuelles Absenken der Versorgungsspannung entsteht.Regul�are Algorithmen haben den Vorteil, dass sie im Allgemeinen weniger Kontrollaufwandben�otigen und deshalb mit geringerem Hardware-�Uberschuss f�ur die Steuerung auskommen.
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AB + BC = Y B(A + C) = YBild 2.4. Reduzierung von Rechenoperationen.In der Literatur �nden sich Methoden zur Beurteilung von Algorithmen in [35, 73]. EineReihe algorithmischer Transformationen zur Erh�ohung der Geschwindigkeit, Reduzierungder Operationen und der Gesamtkapazit�at beschreiben Chandrakasan et al. in [15]. In [52]schlie�lich wird ein �Uberblick �uber verschiedene Methoden zur High-Level-Synthese verlust-leistungsarmer Schaltungen mittels Optimierungen auf algorithmischer Ebene gegeben.2.1.3 ArchitekturebeneDie gebr�auchlichste Form der Schaltungsbeschreibung auf h�oherer Abstraktionsebene istdie Register-Transfer-Ebenen-Beschreibung oder RTL-Beschreibung (von engl. Register-Transfer-Level) mittels einer Hardware-Beschreibungssprache wie Verilog oder VHDL. DieRegister-Transfer-Ebene wird allgemein der Architekturebene zugeordnet. Der Leistungs-verbrauch einer Schaltung kann hier beispielsweise durch die Wahl der Zahlendarstellung,Retiming, Pipelining oder durch die Wahl der Architektur arithmetischer Einheiten wie Mul-tiplizierer und Addierer beeinusst werden.Bei der Wahl der Zahlendarstellung spielen zweierlei Betrachtungen eine Rolle: erstens,die Geschwindigkeit, mit der arithmetische Operationen ausgef�uhrt werden k�onnen und zwei-tens, der Realisierungsaufwand f�ur diese Operationen. Diese beiden Faktoren sind letztlichmit entscheidend f�ur die Gesamtkapazit�at einer Schaltung und die M�oglichkeit zur Absen-kung der Versorgungsspannung.Die Geschwindigkeit einer Schaltung zur Addition wird wesentlich von den Laufzeiten der�Ubertr�age (Carry-Laufzeiten) bestimmt. Die weit verbreitete Carry-Ripple-Addition bei Zah-lendarstellung im Zweierkomplement bietet den Vorteil der einfachen Implementierbarkeit,jedoch h�angt die Carry-Laufzeit tc direkt proportional von der Datenwortl�angem ab. Es gilttc = O(m). Redundante Zahlendarstellungen wie Carry-Save-Darstellung [47] oder Signed-Digit-Number-Representation (SDNR) [4] erlauben Additionen mit tc = O(1), ben�otigendabei aber einen mindestens doppelt so hohen Implementierungsaufwand. Als Alternati-ve dazu bietet sich das Pipelining von Carry-Ripple-Addierern an, wodurch tc = O(1) er-reicht werden kann. Dabei ist jedoch zus�atzlicher Aufwand f�ur Register und Taktversorgungn�otig. Vergleiche von verschiedenen Multiplizierer- und Addiererarchitekturen unter gleichenBedingungen (UB, Wortl�ange, Eingangsdatenrate) hinsichtlich Verz�ogerungszeit, Leistungs-verbrauch und Fl�ache �nden sich in [12] und [13]. In [5] wird der Leistungsverbrauch vonArray-Multiplizierern durch datenabh�angiges Kon�gurieren der Hardware gesenkt. Dabei



2.1 Verfahren auf h�oheren Abstraktionsebenen 15vor Retiming nach RetimingUB = 5V , tc1 = 1:5ns UB = 1:8V , tc2 = 1:5ns109�W 13:2�WTabelle 2.1. Verlustleistung eines 8-Bit Carry-Ripple Addierers vor und nach Reduzierung derVersorgungsspannung und Geschwindigkeitskompensation durch Retiming.werden die mit "0" zu multiplizierenden Zeilen eines Multipliziererfeldes �uberbr�uckt undtragen deshalb nicht zum dynamischen Leistungsverbrauch der Schaltung bei.Retiming und Pipelining werden in verschiedenen Arbeiten [14, 45, 37] als Methoden zurVerlustleistungsreduzierung vorgestellt. Dabei wird zum einen der kritische Pfad einer Schal-tung durch Registerumverteilung verk�urzt, wodurch es m�oglich ist, die Schaltung schnellerzu takten. Andererseits kann dadurch auch ein Geschwindigkeitsverlust, der durch Absenkender Betriebsspannung verursacht wurde, kompensiert werden. Bild 2.5 zeigt zwei Versioneneines Carry-Ripple-Addierers, wobei im ersten Fall die Register nur an den Eing�angen derSchaltung liegen und im zweiten Fall durch Retiming eine vollsystolische Variante der Schal-tung erreicht wurde. F�ur die Verz�ogerungszeiten tc1 im ersten Fall und tc2 nach dem Retiming
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Bild 2.5. Carry-Ripple Addierer in kombinatorischer (links) und vollsystolischer Ausf�uhrung nachRetiming. Die Register sind durch schwarze Rechtecke symbolisiert.gilt also: tc1 = O(m), tc2 = O(1). In einem Experiment wurde die Betriebsspannung eines8-Bit Carry-Ripple Addierers nach dem Retiming soweit reduziert, dass tc1 = tc2. Bei demverwendeten 0:7�m-Prozess erlaubt dies eine Absenkung der Spannung von 5V auf 1:8V ,wobei dann tc1 = tc2 = 1:5ns. Die Ergebnisse hinsichtlich der Verlustleistung sind in Ta-belle 2.1.3 aufgef�uhrt. Desweiteren k�onnen Register als Glitch-Barrieren eingesetzt werden.Mittels Retiming gelingt es, diese Register an Stellen besonders hoher Glitch-Aktivit�at zuplatzieren und dadurch die Gesamtschaltaktivit�at und den Leistungsverbrauch zu reduzieren.Ein solches Verfahren wird in Kapitel 4 dieser Arbeit vorgestellt.Ein weiteres Verfahren, das ebenfalls auf der Architekturebene ansetzt und auf einerSteuerung zur optimalen Hardware-Nutzung bei arithmetischen Operationen in redundan-ten Zahlensystemen basiert, wurde in [66] und [63] vorgestellt. Die Idee hierbei ist, Teileder Schaltung, die zeitweise inaktiv sind, vollst�andig von der Spannungversorgung abzu-schalten. In den genannten Arbeiten wird diese Technik bei der Addition von Zahlen inSDNR-Zahlendarstellung angewendet. Besonders e�ektiv ist dieses Verfahren in CORDIC-



16 2. Prinzipielle Strategien zur Reduzierung der VerlustleistungProzessoren [20] einsetzbar, da sich hier bei SDNR-Zahlendarstellung in jeder der nachein-ander auszuf�uhrenden CORDIC-Operationen die e�ektiv genutzte Hardware �andert. Durcheine geeignete Steuerung ist es m�oglich, die jeweils ungenutzten Hardware-Teile abzuschaltenund somit Leistung zu sparen.2.2 Verfahren auf Technologie- und schaltungstechnischer EbeneDie Logik- und Schaltungsebene sind dem Entwickler nur bei vollkundenspezi�schem Ent-wurf direkt zug�anglich. Die Entwicklung von Low Power Zellbibliotheken f�ur den Standard-zellenentwurf �ndet ebenfalls auf diesen unteren Abstraktionsebenen statt. Im Allgemeinenhat der Schaltungsentwickler keinen Einuss auf prozessbedingte physikalische Eigenschafteneiner integrierten Schaltung. Methoden zur Optimierung der Prozessparameter hinsichtlichminimaler Verlustleistung �nden ihre Anwendung seitens der Technologiehersteller. Jedocher�o�nen spezielle Technologien auch dem Entwickler neue schaltungstechnische M�oglichkei-ten wie dies z. B. bei der BiCMOS-Technologie deutlich wird.2.2.1 Logik- und SchaltungsebeneDie Realisierung einer Architektur als Logikschaltung, die so genannte Logiksynthese, �ndetentweder, ausgehend von einer Hochsprachenbeschreibung auf RTL-Ebene, mittels Software-Werkzeugen automatisiert, oder in Form einer manuellen Schaltungseingabe (schematic en-try) auf Gatterebene statt. Bei der automatischen Logiksynthese h�angen die M�oglichkeitenzur Verlustleistungsreduzierung neben der Programmiertechnik des Entwicklers auch von derEntwurfs-Software ab. Die Herausforderung liegt hier in der Entwicklung von Synthesewerk-zeugen, die gezielt verlustleistungsoptimierte Logikschaltungen generieren k�onnen.Das grundlegende Problem beim Logikentwurf ist die Abbildung von logischen Funktio-nen auf eine Anzahl gegebener Gatter. Dieses Technology Mapping [42] beinhaltet Freiheits-grade f�ur die Partitionierung der Schaltung, also wie Funktionen zu Gattern zusammen-gefasst, und welche Gattertypen zur Realisierung einer Funktion verwendet werden. Einem�ogliche Strategie zur Minimierung der Verlustleistung auf dieser Ebene ist, Knoten mithoher Schalth�au�gkeit in das Innere von Gattern zu verlegen, wo sie geringere kapazitiveLasten zu treiben haben. Betrachtet man die Gatter als Knoten in einem Netzwerkgraphen,so entspricht dieses Verfahren der Minimierung von Knoten hoher Schaltaktivit�at. Dadurchwird die durchschnittlich pro Zeiteinheit umzuladende Kapazit�at verringert. Ein weiteresZiel bei der Abbildung von Logikfunktionen auf Gatterschaltungen ist die Minimierung derFl�ache, um die Gesamtkapazit�at der Schaltung m�oglichst klein zu halten.Neben Fl�ache und Kapazit�at kann auch die Schaltaktivit�at innerhalb einer Schaltungbeim Logikentwurf beeinusst werden. Eine Methode zur Minimierung der Schaltaktivit�atist die Wahl einer Baumstruktur bei der Zerlegung einer komplexen logischen Funktion ineinfachere Einzelgatter, wie dies in Bild 2.6 f�ur eine Schaltung mit vier Eing�angen dar-gestellt ist. Es sei angenommen, dass alle drei Gatter vom gleichen Typ sind und f�ur dieSchaltaktivit�at am Ausgang y eines einzelnen Gatters mit zwei Eing�angen x1 und x2 auf-grund seiner logischen Funktion gelte: �(y) = �(x1)�(x2). Dabei werden Signale mit h�ohererSchaltaktivit�at erst mit zunehmender logischer Tiefe hinzugef�ugt. Mit den Schaltaktivit�aten�(s) der Eingangssignale s, s = 1 : : : n, berechnet sich die gesamte Schaltaktivit�at �ges bei
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αges=α(1)α(2)+α(1)α(2)α(3)+α(1)α(2)α(3)α(4) αges=α(1)α(2)+α(3)α(4)+α(1)α(2)α(3)α(4)Bild 2.6. Logikzerlegung in eine Baumstruktur und eine balancierte Struktur. Unter der Annahme,dass f�ur die Schaltaktivit�aten der Eing�ange �(1) < �(2) < �(3) < �(4) mit �(i) � 1 8 i gilt unddie Gatter keine Verz�ogerungszeit aufweisen, ist die Schaltaktivit�at �ges in der linken Schaltunggeringer.Verschaltung der Gatter in Baumstruktur gem�a� Bild 2.6 zu�ges = n�1Xm=2 mYs=1�(s) : (2.1)F�ur gegebene, feste Schaltaktivit�aten �(s) � 1 ist �ges genau dann minimal, wenn �(s) ��(s+ 1) f�ur s = 1 : : : n� 1.Gleichung (2.1) und die daraus abgeleitete Folgerung f�ur minimale Schaltaktivit�at stim-men uneigeschr�ankt jedoch nur unter der Annahme, dass alle Eingangssignalwechsel gleich-zeitig auftreten und die Gatter keine Verz�ogerungszeiten aufweisen. Unter reellen Bedin-gungen k�onnen durch Laufzeitunterschiede und die dadurch verursachten Glitches erheblichh�ohere Schalth�au�gkeiten zwischen den Gattern auftreten, als dies durch die Berechnung derWahrscheinlichkeiten ohne Ber�ucksichtigung der Verz�ogerungszeiten ermittelt wurde. Einebalancierte Struktur, wie in Bild 2.6 rechts, bei der alle Signalpfade gleiche L�ange haben,kann in diesem Fall e�ektiver sein.Das Balancieren der Pfade als Methode zur Verringerung ungewollter Schaltaktivit�atkann auf unterschiedliche Weise erfolgen. Zum einen durch die Wahl einer geeigneten Lo-gikstruktur, wie in diesem Abschnitt bereits angemerkt wurde. Zum anderen besteht dieM�oglichkeit des Einf�ugens zus�atzlicher Verz�ogerungselemente [57] in nichtkritische Pfade,sodass die Verz�ogerungszeit der Gesamtschaltung unbeeinusst bleibt. In Kapitel 5 der vor-liegenden Arbeit, wird ein Verfahren vorgestellt, bei dem unterschiedliche Pfadl�angen durchgezielte Variation der Transistorabmessungen in den einzelnen Gattern ausgeglichen wer-den. Schlie�lich kann auch Pipelining oder Retiming auf Logikebene angewandt werden, umdurch das Platzieren von Registern Pfade unterschiedlicher L�ange zu synchronisieren oderGlitch-Barrieren zu setzen.2.2.2 Technologiebezogene Ans�atzeDie einer integrierten Schaltung zugrundeliegende Prozesstechnologie mit ihrer charakteris-tischen Kenngr�o�e (Feature Size) hat entscheidenden Einuss auf die Verlustleistung derSchaltung. Immer kleinere Prozessabmessungen resultieren in Schaltungen mit geringererGesamtkapazit�at und folglich geringerer Verlustleistung. Wie aus Gleichung (1.8) ersicht-lich ist, reduziert sich die Schaltgeschwingigkeit eines CMOS-Gatters mit kleiner werdenderDi�erenz zwischen der Versorgungsspannung und der Schwellenspannung. Heutige Techno-logien mit Prozesskenngr�o�en weit unterhalb 1�m setzen jedoch aufgrund der geringeren



18 2. Prinzipielle Strategien zur Reduzierung der VerlustleistungSpannungsfestigkeit niedrigere Versorgungsspannungen voraus. Der naheliegenste Weg umeinem dabei entstehenden Geschwinigkeitsnachteil entgegenzuwirken, ist die Verringerungder Schwellenspannung auf Technologieebene. Dies f�uhrt allerdings unmittelbar zu einerErh�ohung der Leckstr�ome gesperrter Transistoren und damit zur Erh�ohung der statischenVerlustleistung.Prozesse, bei denen durch die Wahl der Dotierung mehrere Schwellenspannungen auf ei-nem Chip zur Verf�ugung stehen, bieten dem Entwickler die M�oglichkeit, zeitkritische Schal-tungsteile mit niedrigerer Schwellenspannung zu realisieren und gleichzeitig f�ur die wenigerzeitkritischen Schaltungsteile eine h�ohere Schwellenspannung vorzusehen, um die statischeVerlustleistung zu reduzieren. Die Bereitstellung mehrerer Schwellenspannungen erfordertzus�atzlichen Aufwand beim Herstellungsprozess, was die Anzahl der m�oglichen Schwellen-spannungen aus Kostengr�unden einschr�ankt. In [87] �ndet sich eine detaillierte Beschreibungf�ur die Verlustleistungsoptimierung von Schaltungen unter Verwendung von zwei verschie-denen Schwellenspannungen.



3. Absch�atzung der Schaltaktivit�at inDatenpfadarchitekturen
Datenpfade bilden die Kernst�ucke in digitalen Signalverarbeitungssystemen. Der Begri� digi-taler Datenpfad steht f�ur eine Schaltungseinheit in der ein digitalisiertes Signal, beispielsweiseein Audio- oder Videosignal, auf bestimmte Weise manipuliert wird. Typische Datenpfad-strukturen �nden sich in digitalen Filtern. Die h�au�gsten Grundfunktionen die hierbei aus-gef�uhrt werden sind Additionen, Multiplikationen, Schiebeoperationen und zeitliche Verz�oge-rungen. Bei diesen Operationen ergibt sich eine Vielzahl unterschiedlich langer Signalpfade,wodurch in den realisierenden Schaltungen in hohem Ma�e ungewollte Schaltvorg�ange auf-treten k�onnen. Bild 3.1 zeigt einen Array- oder Brown-Multiplizierer, wie er zur Multiplika-tion bei vorzeichenfreier Zahlendarstellung verwendet wird. Die Balken neben den Addierern
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VABild 3.1. Schaltaktivit�at aufgrund von Glitches in einem Multiplizierer (symbolisiert durch dieBalken). VA und HA in den K�astchen stehen f�ur Volladdierer und Halbaddierer.symbolisieren den Anteil an ungewollter Schaltaktivit�at an den Ausg�angen des jeweiligen Ad-dierers. Es wird deutlich, dass die ungewollte Schaltaktivit�at aufgrund von Glitches mit derlogischen Tiefe der Schaltung zunimmt. Methoden um diese Glitches zu reduzieren, tragendeshalb in diesen Strukturen besonders e�ektiv zur Verringerung der Verlustleistung bei. Umsolche Methoden sinnvoll anwenden zu k�onnen, ist die Lokalisierung und die Bestimmung



20 3. Absch�atzung der Schaltaktivit�at in Datenpfadarchitekturendes Ma�es an ungewollter Schaltaktivit�at aufgrund von Glitches (Glitch-Aktivit�at) n�otig. Indiesem Kapitel werden zwei Verfahren zur Absch�atzung der Glitch-Aktivit�at vorgestellt, dief�ur allgemeine Schaltungsstrukturen anwendbar sind. Dabei handelt es sich im einen Fallum ein simulationsbasieres, also datenabh�angiges Verfahren, im zweiten Fall um ein date-nunabh�angiges Verfahren, das auf der Analyse der Booleschen Gleichungen einer Schaltungberuht.3.1 Das SchaltungsmodellDie folgenden Betrachtungen zur Schaltungsmodellierung erfolgen auf der Logikebene. DieDe�nitionen anhand des Signalussgraphen sind jedoch unabh�angig von der Abstraktions-ebene. Eine Logikschaltung kann als ein Signalussgraph bestehend aus Knoten und ge-richteten Verbindungskanten abstrahiert werden. Auf Logikebene entsprechen die Knotenden Gattern, bzw. der Zusammenfassung mehrerer Gatter zu einem Knoten. Die Verbin-dungskanten entsprechen den physikalischen Leitungsverbindungen der Logikschaltung. DieVerwendung gerichteter Kanten ist hier ohne Einschr�ankung der Allgemeinheit m�oglich, daauf Logikebene Ein- und Ausg�ange eindeutig de�niert sind und sich daraus eine bestimmteDatenussrichtung ergibt.F�ur die Anwendung von Methoden zur Reduzierung der Glitch-Aktivit�at ist es sinnvoll,ein Glitch-Gewicht g(v) f�ur jeden Ausgang eines Knotens v zu de�nieren. Dieses l�asst sichanhand der Information �uber die Glitch-Aktivit�at an jedem Knotenausgang und der jeweili-gen Ausgangslast bestimmen und bildet die zu minimierende Zielgr�o�e bei der Optimierungder Schaltung.Das Glitch-Gewicht ist ein Ma� f�ur die durch Glitches zus�atzlich verbrauchte Leistungin einem Knoten. Eine genauere De�nition erfolgt in Abschnitt 3.4 dieses Kapitels. Bild 3.2zeigt ein Beispiel f�ur einen Signalussgraphen.
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w=1Bild 3.2. Logikschaltung und zugeh�origer Signalussgraph. Die Zahlen an den Ausg�angen der Kno-ten im Signalussgraphen symbolisieren das jeweilige Glitch-Gewicht, die Zahlen in den Knoten diedurchschnittliche Verz�ogerungszeit.Knoten mit mehreren Ausg�angen unterschiedlichen Glitch-Gewichtes k�onnen dazu inmehrere Knoten mit jeweils einem Ausgang aufgespalten werden. In Bild 3.3 ist diese Me-thode f�ur das Beispiel eines Volladdierers mit Summen- und Carry-Ausgang verdeutlicht.Summen- und Carrypfad des Addierers werden dabei als getrennte Knoten betrachtet.Die Genauigkeit, mit der die Glitch-Aktivit�aten in einer Logikschaltung bestimmt wer-den k�onnen, h�angt vom Verz�ogerungszeitmodell ab. Nur ein Verz�ogerungszeitmodell, das es
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1 1Bild 3.3. Aufspaltung eines Knotens mit mehreren Ausg�angen in Knoten mit jeweils einem Ausgangam Beispiel eines Volladdierers mit der Verz�ogerungszeit 1 und unterschiedlichen Glitch-Gewichtenf�ur beide Ausg�ange.erlaubt, Laufzeitunterschiede in der Schaltung zu erfassen, ist f�ur die Bestimmung ungewoll-ter Schaltaktivit�aten geeignet. Beim so genannten Zero-Delay-Modell wird f�ur die Gattereine Verz�ogerungszeit gleich Null angenommen, wodurch die durch Laufzeitunterschiede ver-ursachte Glitch-Aktivit�at v�ollig unbeachtet bleibt. Ein solches Modell ist sinnvoll, wenn dieSchaltaktivit�aten verschiedener Logikstrukturen, die alle die gleiche Funktion erf�ullen, vergli-chen werden sollen. In diesem Fall reduziert sich durch das einfache Verz�ogerungszeitmodellder Aufwand f�ur statistische Berechnungen bzw. der Simulationsaufwand erheblich. F�ur dieErmittlung der laufzeitbedingten Schaltaktivit�at aufgrund von Glitches ist das Zero-Delay-Modell jedoch ungeeignet.Ein Worst-Case-Verz�ogerungszeitmodell �ndet h�au�ge Anwendung bei der Bestimmungder minimalen Taktperiode, mit der eine Schaltung betrieben werden kann. Hierbei wird dieoberste Grenze f�ur die Verz�ogerungszeit einer Schaltung betrachtet, um eine Fehlfunktiondurch zu schnell aufeinander folgender Daten auszuschlie�en. Die Verz�ogerungszeit ist jedochimmer von den aktuellen Daten abh�angig, d. h. der Worst-Case tritt nur bei bestimmten Da-ten tats�achlich auf. F�ur die Ber�ucksichtigung von Laufzeitunterschieden bei der Ermittlungder Schaltaktivit�at ist es daher sinnvoller, von der durchschnittlichen Verz�ogerungszeit derGatter auszugehen. Dieser Durchschnittswert ergibt sich als Mittelwert einer Verteilung derVerz�ogerungszeiten eines Gatters bei f�ur die jeweilige Anwendung repr�asentativen Eingangs-daten. Eine Vereinfachung der Verz�ogerungszeitmodelle l�asst sich dadurch erreichen, dass f�urdie Verz�ogerungszeiten der Gatter nur ganzzahlige Vielfache einer Einheitsverz�ogerungszeitzugelassen werden. Ein Sonderfall hiervon ist das Unit-Delay-Model, bei dem die Verz�oge-rungszeiten aller Gatter als identisch angesehen werden.Komplexere Verz�ogerungszeitmodelle ber�ucksichtigen unterschiedliche Anstiegs- und Ab-fallszeiten eines Gatters wobei f�ur die Ausgangswechsel 1! 0 und 0! 1 jeweils eine separateVerz�ogerungszeit verwendet wird. In der realen Schaltung ist die Verz�ogerungszeit der Gat-ter nicht allein durch die Zustandswechsel an deren Ausg�angen charakterisiert, sondern istvielmehr abh�angig von den Zustandswechseln an den Eing�angen. Eine Verfeinerung des Mo-dells durch die Ber�ucksichtigung aller m�oglichen Wechsel der Zust�ande an den Eing�angenund der daf�ur jeweils charakteristischen Verz�ogerungszeiten der Gatter, erlaubt eine detail-lierte Analyse des Zeitverhaltens der Schaltung und eine genauere Bestimmung der Anzahlungewollter Schaltvorg�ange an jedem Knoten. Die hohe Komplexit�at des Modells wirkt sichjedoch nachteilig auf die zur Schaltungsanalyse ben�otigte Rechenzeit aus.



22 3. Absch�atzung der Schaltaktivit�at in Datenpfadarchitekturen3.2 Simulationsbasierte Bestimmung der Glitch-Aktivit�atIn diesem Abschnitt werden Verfahren zur Bestimmung der Glitch-Anzahl an den Ausg�angender Knoten des Signalussgraphen behandelt, die auf Simulationen beruhen, d. h. mit ei-nem Satz von Testdaten das Verhalten der Schaltung hinsichtlich ungewollter Schaltakti-vit�at untersuchen. Ein Problem bei einer simulationsbasierten Analyse der Schaltung ist,eine hinreichend gro�e Anzahl von geeigneten Testdaten in akzeptabler Zeit zu verarbei-ten. Schaltungssimulatoren wie SPICE werten bei der Transientenanalyse im Zeitbereich dieSpannungs- und Stromwerte in einer Schaltung zu jedem Zeitschritt aus. F�ur die Bestim-mung der Schaltaktivit�at sind jedoch nur die diskreten Spannungswerte von Interesse, die denlogischen Zust�anden "1" oder "0" entsprechen. Konventionelle Simulatoren, die eine solcheDiskretisierung vornehmen, sind Switch-Level- und Logik-Simulatoren. Im Falle der Switch-Level-Simulation sind die Grundelemente der Schaltung die Transistoren, die lediglich alsSchalter mit Widerstand modelliert werden. Die Grundelemente der Logiksimulation sinddie einzelnen Gatter. Im Folgenden wird zun�achst diese Standardmethode zur Bestimmungder Schaltaktivit�at auf Logikebene behandelt. Weiterhin wird eine spezielle simulationsba-sierte Methode zur Glitch-Bestimmung anhand der Booleschen Gleichungen der Schaltungpr�asentiert.3.2.1 Bestimmung der Glitch-Aktivit�at durch LogiksimulationDie Logiksimulation erlaubt eine wesentlich schnellere Bestimmung der Schaltaktivit�at alseine Schaltungssimulation auf Bauteilebene mit physikalischen Transistormodellen. Die Ge-nauigkeit einer Logiksimulation h�angt dabei wesentlich von der Modellierung der Grun-delemente, also der Gatter ab. F�ur die Bestimmung der Anzahl von Glitches ist spezielldas Verz�ogerungszeitmodell von Bedeutung. Von dessen Komplexit�at h�angt jedoch auchdie Simulationszeit ab. Allgemein bedeutet h�ohere Genauigkeit auch l�angere Simulations-zeit. Bei der Schaltungssimulation erfolgt die genauere Analyse einer Schaltung im Zeitbe-reich in Zeitschritten mit einer einstellbaren minimalen Schrittweite. F�ur die Ermittlungder Schalth�au�gkeit an einem Knoten ist es ausreichend, nur die Zustands�anderungen derSignale zu beobachten, also nicht die Zeitspannen, in der ein Signal konstant ober- oderunterhalb einer de�nierten Schaltschwelle liegt. Bei dieser ereignisgesteuerten (engl. event-driven) Simulation werden die Ereignisse, also die Zustands�anderungen in einer Ereignislistevermerkt und in ihrer zeitlichen Reihenfolge abgearbeitet. Bild 3.4 zeigt ein Signal y und diezugeh�orige Ereignisliste. Es sei angenommen, dass die Daten synchron mit einer TaktperiodeT verarbeitet werden. In diesem Beispiel tritt w�ahrend einer Taktperiode f�ur t0 � t < t0+Tmehr als ein Ereignis auf. Die Taktperiode Nummer i kann als die Zeitspanne ti � t < ti+Tde�niert werden. Aus der Anzahl der Ereignisse ei in Taktperiode Nummer i l�asst sich diedurchschnittliche Anzahl a(y) der Glitches pro Taktperiode im Signal y f�ur eine Simulation�uber N Taktperioden bestimmen. a(y) = 1N NXi=1bei2 c (3.1)Ein Glitch ruft immer zwei Ereignisse hervor, n�amlich die Signalwechsel 0 ! 1 und 1 ! 0oder umgekehrt. Im Fall von Bild 3.4 wird also genau ein Glitch detektiert.
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... ...Bild 3.4. Glitch-Behaftetes Signal und zugeh�orige Ereignisliste.3.2.2 Bestimmung der Glitch-Aktivit�at durch Simulation von Booleschen Funk-tionenDie Bestimmung der tats�achlich m�oglichen minimalen Taktperiode, mit der eine Schaltungbetrieben werden kann, erfordert eine genauere Analyse des Zeitverhaltens als dies durch ein-faches Au�nden des l�angsten Pfades mit einem der in Abschnitt 3.1 vorgestellten Verz�oge-rungszeitmodelle der Fall ist. Der nach Aufaddieren aller Knotenverz�ogerungen l�angste Pfadeiner Schaltung, wird u. U. aufgrund der logischen Funktion nie von einem Signal durchlau-fen, d. h. ist nicht sensibilisierbar. Die Aufgabe ist es, alle nicht sensibilisierbare Pfade einerSchaltung, die sog. falschen Pfade, zu analysieren und so den l�angsten tats�achlich sensibi-lisierbaren Pfad zu �nden. Die Analyse der falschen Pfade wird in [7, 18, 31, 32] genauerbehandelt. In [31, 32] werden dazu zeitbehaftete Boolesche Funktionen verwendet. Diesek�onnen im weiteren zur Absch�atzung �uber�ussiger Schaltaktivit�at verwendet werden.3.2.2.1 Zeitbehaftete Boolesche FunktionenDas im Folgenden verwendete Schaltungsmodell beruht auf einem Verz�ogerungszeitmodellmit diskreten, ganzzahligen Werten f�ur die Verz�ogerungszeiten der Gatter und gleicherAnstiegs- und Abfallszeit der Signale. Diese Vereinfachung dient lediglich zur �ubersichtli-cheren Erl�auterung und ist keinesfalls Voraussetzung. Zeitbehaftete Boolesche Funktionenbeschreiben die logischen Verkn�upfungen Boolescher Variablen, die zus�atzlich mit einemZeitindex versehen sind. Als Boolesche Variablen k�onnen dabei alle Signale einer Schaltungverwendet werden. Der Zeitindex einer Variablen gibt an, nach welcher k�urzesten Zeit eine�Anderung des zugeh�origen Signals eine Wirkung am Ausgang des durch die zeitbehafteteBoolesche Funktion beschriebenen Schaltungsteils hervorrufen kann. Da das Ziel der Metho-de die Bestimmung der Anzahl von Glitches in einer Schaltung ist, ist es sinnvoll, nur reinkombinatorische Schaltungsteile zu betrachten, die zwischen Registerstufen liegen. Die zubetrachtenden Signale werden dabei als Funktionen der Eingangssignale eines Schaltungs-teiles dargestellt. Diese Eingangssignale k�onnen entweder von den prim�aren Eing�angen derGesamtschaltung oder von Registerausg�angen stammen, werden also in jedem Fall als syn-chron angenommen. In Bild 3.5 ist ein Beispiel f�ur eine kombinatorische Logik zwischen zweiRegisterstufen dargestellt. Dabei ist f�ur alle Gatter die gleiche Verz�ogerungszeit d = 1 ange-nommen. Die Rechenregeln der Booleschen Algebra sind ebenso f�ur die zeitbehafteten Boo-leschen Funktionen anwendbar. Der Zeitindex wird dabei von der zugeh�origen Variable mit
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d=1
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d=1Bild 3.5. Kombinatorische Logik zwischen zwei Registerstufen. Die beschreibende zeitbehafteteBoolesche Funktion ist in Gleichung 3.2 gegeben. Die Zahlen in den Gattern dienen zur Numme-rierung.einem "," getrennt, Variable und Zeitindex werden in runden Klammern zusammengefasstund ergeben so eine zeitbehaftete Boolesche Variable. Der Zeitindex ist invariant gegen�uberalgebraischen Umformungen. Stellt man die logische UND-Verkn�upfung als Produkt unddie logische ODER-Verkn�upfung als Summe dar, so l�asst sich jede Boolesche Gleichung alseine Summe von Produkttermen (P-Termen) schreiben. Es k�onnen die folgenden Theoremeformuliert werden:Theorem 3.1 Wird eine Variable durch einen zeitbehafteten Booleschen Ausdruck ersetzt,so wird zu jedem Zeitindex in diesem Ausdruck der Zeitindex der urspr�unglichen Variableaddiert. X1 = (X2; d2) ; X3 = (X1; d1) dann X3 = (X2; d1 + d2)Theorem 3.2 Die Gesamtverz�ogerungszeit einer UND-Verkn�upfung zweier zeitbehafteterBoolescher Variablen ist gleich der maximalen Verz�ogerungszeit der beiden Einzelvaria-blen. (X1; d1) � (X2; d2) = (X1 �X2;max(d1; d2))Beweis der Theoreme 3.1 und 3.2 siehe [32].F�ur die Schaltung aus Bild 3.5 lautet somit die zeitbehaftete Boolesche Funktion f�ur dasSignal D (Gatter 1) D = (B; 1)und eingesetzt in die Gleichung f�ur das Signal E (Gatter 2)E = (D; 1) + (C; 1) = (B; 2) � (C; 1) :F�ur das Signal B werden dabei die Verz�ogerungszeiten der Gatter 1 und 2 addiert. Nachdieser Methode ergibt sich schlie�lich f�ur das Signal ZZ = (A; 1) + (E; 1) = (A; 1) + (D; 2) + (C; 2) (3.2)= (A; 1) + (B; 3) � (C; 2)= (A; 1) � (B; 3) + (A; 1) � (C; 2) :Die letzte Zeile von (3.2) ist in der Form einer Summe aus P-Termen, wie sie im Folgendenzur Ermittlung der Glitches im Signal Z ben�otigt wird.



3.2 Simulationsbasierte Bestimmung der Glitch-Aktivit�at 253.2.2.2 Simulation der zeitbehafteten Booleschen FunktionenDer wesentliche Unterschied zwischen der Simulation der zeitbehafteten Booleschen Funk-tionen und einer Logiksimulation besteht darin, dass bei der Logiksimulation die Funktionjedes einzelnen Gatters analysiert wird, wogegen zur Simulation der zeitbehafteten Boo-leschen Funktionen lediglich die logische Beschreibung des Ausganges eines Logikblockesherangezogen wird. Bei der hier betrachteten Methode GC (Glitch Counting) [61, 67, 62]wird das Ausgangsverhalten entsprechend einer ereignisgesteuerten Simulation nur f�ur Zu-stands�anderungen an den Eing�angen betrachtet. Bei einem �Ubergang an den Eing�angen desLogikblocks von einem Eingangsmuster xi zu einem Eingangsmuster xi+1 wird zun�achst derneue Ausgangszustand yi+1 mit einem Zero-Delay-Modell im voraus berechnet. Dann erfolgtin Zeitschritten tk, k = 1; : : : ; K, das Anlegen der Signalwerte des neuen Eingangszustandesan die Variablen der zeitbehafteten Booleschen Gleichung. K bezeichnet die Anzahl der ver-schiedenen Zeitindizes in einer Gleichung. Die Schrittweite bestimmt sich aus den Zeitindizesder Variablen in der Gleichung. Startzeitpunkt t1 ist dabei der kleinste vorkommende Zeit-index dmin, t1 = dmin. Der n�achste Zeitschritt entspricht dem n�achstgr�o�ten Zeitindex in derGleichung bis schlie�lich der gr�o�te Zeitindex dmax im letzten Schritt tK = dmax erreicht ist.Der Wert einer Eingangsvariablen wird nur dann in den neuen Wert umge�andert, wenn derZeitindex der Variablen mit dem Zeitschritt �ubereinstimmt. Zu jedem Zeitschritt erfolgt einVergleich des aktuellen Gesamtwertes y(tk) der Gleichung mit dem im voraus berechnetenWert yi+1. Gilt f�ur den alten und den im voraus berechneten neuen Ausgangszustandyi+1M yi = 0 ; (3.3)so lautet die Bedingung f�ur einen Glitch9k : y(tk)M yi+1 = 1 : (3.4)Gilt hingegen yi+1M yi = 1 ; (3.5)so lautet die Bedingung f�ur einen Glitch9k : (y(tk)M yi+1 = 0) � (y(tk + �)M yi+1 = 1) ; (3.6)wobei � die zeitliche L�ange des Glitches ergibt.Als Beispiel wird das Verhalten des Ausganges Z f�ur den Zustands�ubergang x1 =(A;B;C) = (0; 1; 1) nach x2 = (0; 0; 0) am Eingang der Schaltung aus Bild 3.5 betrach-tet. Gem�a� Gleichung (3.2) ergibt sich f�ur den Ausgangszustand y1 = (Z) = 1 und y2 = 1.Es liegt also der Fall aus Gleichung (3.3) vor. Aus (3.2) folgt weiter dmin = 1 und dmax = 3.Zum Startzeitpunkt t1 = dmin = 1 kann nur eine �Anderung des Signals A auf den Ausgangwirken. An A tritt beim jedoch Zustand�ubergang x1 ! x2 keine �Anderung auf. Zeitschritt t1bleibt daher bei der Analyse unbeachtet. Zum Zeitschritt t2 = 2 wirkt sich der �Ubergang desSignals C von "1" nach "0" aus, der rechte P-Term in (3.2) und damit der Wert der gesamtenGleichung ergibt "0". Somit tri�t nun die Bedingung (3.4) zu und ein Glitch wird detektiert.Erst im Zeitschritt tK = t3 = dmax wirkt sich die �Anderung des Signals B von "1" nach "0"auf den Ausgang aus. Der linke P-Term in (3.2) und somit der Gesamtwert am Ausgang Zergibt nun "1". In der nachfolgenden Darstellung ist das Beispiel tabellarisch wiedergegeben.Der dabei auftretende unerw�unschte Signalzustand von Z ist mit gekennzeichnet.



26 3. Absch�atzung der Schaltaktivit�at in Datenpfadarchitektureni xi Z (A; 1) (B; 3) + (A; 1) (C; 2)0 011 1 1 0 1 11 000 1 1 0 1 12 000 0 1 0 1 03 000 1 1 1 1 0Anmerkung: F�ur die Bestimmung der Glitches anhand der zeitbehafteten BooleschenFunktionen sollte beim Aufstellen der Gleichungen das Theorem 3.2 nicht angewandtwerden, da sonst m�oglicherweise bestimmte, in der Schaltung tats�achlich auftretendeGlitches nicht detektiert werden k�onnen.Die Begr�undung erfolgt anhand eines Beispiels. Gegeben sei die zeitbehaftete BoolescheFunktion Z = (A; d1) � (A; d3) �R1 + (A; d2) �R2 ;wobei R1 und R2 zeitbehaftete Boolesche Restterme sind und [A;A] =2 R1, [A;A] =2 R2.Es gelte d1 < d2 < d3. Die Funktion besteht aus den P-Termen P1 = (A; d1) � (A; d3) �R1und P2 = (A; d2) � R2. Zum Zeitpunkt t0 sei R1 = 1; R2 = 1; P1 = 1; P2 = 0 und somitZ = 1, es erfolge ein Wechsel des Eingangssignals an A der Form 1! 0. Mit den obigenFestlegungen folgt somit f�ur den Zeitpunkt t0 + d3: R1 = 1; R2 = 1 (unabh�angig von A),P1 = 0; P2 = 1 und somit Z = 1. Jedoch gilt f�ur den Zeitpunkt t0 + d1: R1 = 1; R2 = 1,P1 = 0; P2 = 0 (wegen d2 > d1) und somit Z = 0. Dieser ungewollte Schaltvorgang zumZeitpunkt t0 + d1 kann bei Anwendung von Theorem 3.1 wegen des daraus folgendenWegfalls von (A; d1) nicht detektiert werden.Die Anzahl der detektierten Glitches f�ur einen gesamten Satz von Eingangstestmustern wirdin einer Variablen count abgelegt. Mit N aufeinanderfolgenden Eingangstestmustern, alsoN � 1 Zustands�uberg�angen am Eingang, errechnet sich die Zahl der pro �Ubergang durch-schnittlich auftretenden Glitches im Ausgangssignal Z zua(Z) = countN � 1 : (3.7)Die Methode GC erlaubt es, die Glitch-Aktivit�at sehr genau zu erfassen. Im Folgendendient sie als Richtlinie f�ur die Genauigkeit anderer Verfahren. Sollen alle m�oglichen Zu-stands�uberg�ange am Eingang betrachtet werden, so ergibt sich f�ur eine zeitbehaftete Boole-sche Funktion mit n Eingangsvariablen eine Zahl von N = 22n � 2n + 1 Eingangsmustern.Damit k�onnen alle m�oglichen Glitches exakt erfasst werden. F�ur eine gr�o�ere Anzahl von Ein-gangsvariablen ist dies jedoch nicht mehr praktikabel und es muss eine kleinere repr�asentativeAuswahl von Testmustern verwendet werden. Auf das Generieren von geeigneten S�atzen vonTestmustern wird hier nicht n�aher eingegangen. Methoden dazu sind beispielsweise in [11]behandelt.3.3 Bestimmung der Glitch-Aktivit�at durch direkte Analyse derzeitbehafteten Booleschen FunktionenMit der Simulation von zeitbehafteten Booleschen Funktionen oder durch Logiksimulati-on ist zwar eine genaue Erfassung der Glitches in einer Schaltung m�oglich, f�ur bestimmte



3.3 Bestimmung der Glitch-Aktivit�at durch direkte Analyse der zeitbehafteten BooleschenFunktionen 27Anforderungen gen�ugt jedoch oftmals bereits eine Absch�atzung der Gr�o�enordnung der un-gewollten Schaltaktivit�at. Eine quantitative Erfassung der gesamten Schaltaktivit�at ist nurdann von Bedeutung, wenn der tats�achliche Leistungsverbrauch einer Schaltung bestimmtwerden soll. F�ur einen Vergleich verschiedener Realisierungen hinsichtlich dem Ma� an un-gewollter Schaltaktivit�at ist eine qualitative Aussage ausreichend. In einer zeitbehaftetenBooleschen Funktion steckt bereits Information, die zur Ermittlung von ungewollter Schal-taktivit�at n�otig ist, n�amlich die zeitliche Zuordnung der Signale zueinander und ihre Wirkungauf den Ausgang des jeweils betrachteten Gatters.3.3.1 Bedingungen f�ur das Auftreten von GlitchesDie Information �uber das Ma� an ungewollter Schaltaktivit�at l�asst sich direkt aus den zeitbe-hafteten Booleschen Funktionen gewinnen. Dazu werden alle in der Funktion vorkommendenVariablen daraufhin untersucht, mit welchem Vorzeichen (negiert oder nicht negiert) und mitwelchem Zeitindex sie in den verschiedenen P-Termen vorkommen. Bei dieser Methode wirdwieder vorausgesetzt, dass die Variablen f�ur Signale stehen, die prim�are Eingangssignale derGesamtschaltung oder Ausgangssignale von Registern sind. Eine prinzipielle Erl�auterung sollanhand eines Beispiels gegeben werden. Betrachtet wird die zeitbehaftete Boolesche FunktionZ = (A; d1) � (B; d2) + (A; d2) � (C; d3) : (3.8)F�ur die Zeitindizes der Variablen gelte d1 < d2 < d3. In dieser Funktion kommt die VariableA in beiden P-Termen vor, jedoch jeweils mit unterschiedlichem Zeitindex. Eine �Anderungdes Signalwertes von A kann wegen d1 < d2 den Wert des linken P-Terms (A; d1) � (B; d2)fr�uher ver�andern als den des rechten P-Terms (A; d2) � (C; d3). Es sei angenommen, dass zuBeginn der Betrachtungen (A; d1) � (B; d2) = 1 und (A; d2) � (C; d3)=0 und damit nach (3.8)Z = 1 gilt. Tritt nun zum Zeitpunkt t0 am Eingang eine �Anderung des Wertes von A in derForm 0! 1 auf, sodass zum Zeitpunkt t0+d3 gilt (A; d1) �(B; d2) = 0, (A; d2) �(C; d3)=1 undZ = 1, so ist zwar der Zustand des Ausganges Z nach t0+ d3 unver�andert, der linke P-Termwar jedoch bereits nach t0 + d1 auf dem Wert "0". Der Wert des rechten P-Terms �andertsich erst zum Zeitpunkt t0+d2 nach "1". Bei dieser �Anderung des Einganges ergibt sich alsoein Glitch mit der L�ange d2 � d1 am Ausgang Z in Form eines Signalwechsels 1 ! 0 ! 1.Nur aufgrund der Bedingungen A 2 linker P-Term, A 2 rechter P-Term und d1 < d2 k�onnenin dem durch (3.8) beschriebenen Signal Z vier m�ogliche Glitches vorhergesagt werden,n�amlich f�ur die �Uberg�ange (ABC) = (000) ! (101), (000) ! (111), (001) ! (101) und(001)! (111).Die Bedingungen f�ur das Auftreten von Glitches lassen sich allgemein formulieren.Der Algorithmus DGA (Direkte Glitch Analyse) zur Untersuchung von zeitbehaftetenBooleschen Funktionen hinsichtlich der Glitch-Aktivit�at mittels dieser Bedingungen ist imFolgenden als Pseudo-Programmcode dargestellt. Durch Fallunterscheidungen wird dabeieine Funktion hinsichtlich der verschiedenen Bedingungen untersucht. Die Variablen in denP-Termen werden nacheinander abgearbeitet. Bereits abgearbeitete Variablen werden ineine "Erledigt"-Liste geschrieben. Die P-Terme werden ebenfalls nacheinander abgearbeitetund jeweils mit allen anderen P-Termen verglichen. Die ermittelten Glitches werden zurGesamtanzahl der Glitches G(Z) f�ur die Funktion Z addiert.Algorithmus DGA:



28 3. Absch�atzung der Schaltaktivit�at in DatenpfadarchitekturenBEGINN Betrachte die zeitbehaftete Boolesche Funktion Z.s = 0, n = 0, G(Z) = 0F�UR i = 1 BIS (Zahl der P-Terme in Z):F�UR j = 1 BIS (Zahl der P-Terme in Z), (i 6= j)):F�UR Alle Variablen X in P-Term i:FALLS ( (X; d1) 2 P-Term i & (X; d2) 2P-Term j & d1 6= d2):& X 62 "Erledigt"-Liste.s=s+1.schreibe X in die "Erledigt"-Liste.ENDE der AbfrageFALLS : : :ENDE der AbfrageENDE der SchleifeENDE der SchleifeG(Z) = G(Z) + sENDE der SchleifeENDENormiert man dei Gesamtzahl G(Z) der detektierten Glitches an Z mit der Anzahl allerm�oglichen Zustands�anderungen an einem Eingang mit n Einzelsignalen, so erh�alt man diedurchschnittliche Glitch-Aktivit�at a(Z) = G(Z)22n � 2n : (3.9)Die Anzahl der Bedingungen, unter denen Glitches auftreten k�onnen, h�angt mitunter von derAnzahl der Variablen und der Zusammensetzung der P-Terme ab. Es ist daher nicht m�oglich,alle Bedingungen in geschlossener Form aufzuf�uhren. Im Folgenden sind einige Bedingungenformuliert, mit denen sich im allgemeinen ein gro�er Teil der Glitch-Aktivit�at bestimmenl�asst. Dazu sind typische Gleichungskonstrukte und die daf�ur n�otigen Bedingungen f�ur dasAuftreten von Glitches angegeben.1) Gleichungskonstrukt von der FormZ = (X1; d1) � (X2; d2) � : : : + (X1; d3) � (X2; d4) � : : :+ : : :1. Bedingung: d1 6= d2 6= d3 6= d4.2) Gleichungskonstrukt von der FormZ = (X1; d1) � (X1; d3) � : : : + (X1; d2) � (X2; d4) � : : :+ : : :2. Bedingung: d1 < d2.3. Bedingung: d2 < d3.3) Gleichungskonstrukt von der FormZ = (X1; d1) + (X2; d2) + : : : oder Z = (X1; d1) + (X2; d2) + : : :oder Z = (X1; d1) + (X2; d2) + : : :



3.3 Bestimmung der Glitch-Aktivit�at durch direkte Analyse der zeitbehafteten BooleschenFunktionen 294. Bedingung: d1 6= d2.4) Gleichungskonstrukt von der FormZ = (X1; d1) + (X1; d2) � (X2; d3) � : : :+ : : :oder Z = (X1; d1) + (X1; d2) � (X2; d3) � : : :+ : : :5. Bedingung: d1 6= d2.Die absolute Genauigkeit der Methode DGA kann nat�urlich durch Hinzuziehen weitererBedingungen erh�oht werden. F�ur bestimmte praktische Anwendungen reicht jedoch bereitsdie Untersuchung einer geringen Anzahl von Bedingungen aus, um eine ausreichende Genau-igkeit zu erreichen. Dies wird im n�achsten Abschnitt n�aher erl�autert.3.3.2 Anwendbarkeit der MethodeMit dem Prinzip der direkten Analyse zeitbehafteter Boolescher Funktionen ist eine schnelleAbsch�atzung der Glitch-Aktivit�at an jedem Knoten einer Schaltung m�oglich. Der eigentli-che Anwendungszweck dieser Methode ist die Bestimmung eines Glitch-Gewichtes f�ur jedenKnoten, sodass Retiming-Verfahren zur Minimierung der Glitch-Aktivit�at eingesetzt werdenk�onnen. Retiming im klassischen Sinne ist eine Methode zur Minimierung der Taktperiodeeiner Schaltung. Im Kapitel 4 wird Retiming als Methode zur Reduzierung der ungewoll-ten Schaltvorg�ange in einer Schaltung verwendet. Das Glitch-Gewicht g(v) ist dabei diema�gebliche Gr�o�e, entsprechend der Knotenverz�ogerungszeit bei der klassischen Retiming-Anwendung. Das Ziel ist also die Summe aller Gewichte in einem Pfad p durch geeigne-te Platzierung von Registern zu minimieren. In Bild 3.6 ist ein Graph mit vier Knotenv1 : : : v4 dargestellt. Die Zahlen in den Knoten entsprichen einem Gewicht z(v�) und k�onnen
2 4 3 1
v 1 v 1 v 1 v 1Bild 3.6. Graph mit optimaler Registerplatzierung. Die Zahlen in den Knoten werden als Gewichts-gr�o�en z(v�) interpretiert, wobei z(v1) = 2, z(v2) = 4, z(v3) = 3, z(v4) = 1je nach Betrachtungsweise als Knotenverz�ogerungszeit z(v�) = d(v�) oder Glitch-Gewichtz(v�) = g(v�) interpretiert werden. Der Graph besitzt zwei registerfreie Teilpfade p1 : v1 ! v2und p2 : v3 ! v4 Die Registerplatzierung in der Kante e(v2; v3) ist bereits optimal getro�en,d. h. bei einer Verschiebung des Registers ergibt sich mindestens ein registerfreier Teilpfad,dessen Gewichtssumme gr�o�er ist als das Maximum der Gewichtssummen der beiden Teil-pfade in der gezeigten Anordnung. Mit einem Register kann der Graph in maximal zweiTeilpfade aufgespalten werden. Das Optimierungsziel �min l�asst sich als die Minimierungdes Maximums der Gewichtssummen der beiden Teilpfade formulieren:�min = minmax( �X�=1 z(v�); NX�=�+1 z(v�)) :Die Zahl � gibt dabei die Nummer des Knotens an, nach dem das Register platziert ist. Ent-scheidend ist, dass die optimale Position � direkt von den Gr�o�enverh�altnissen der Gewichts-gr�o�en zueinander abh�angt nicht jedoch vom absoluten Wert der z(v�). F�ur den Graphen



30 3. Absch�atzung der Schaltaktivit�at in Datenpfadarchitekturenaus Bild 3.6 bedeutet dies, dass die optimale Position des Registers immer die gleiche ist,solange gilt: z(v4) < z(v1) < z(v3) < z(v2). Wesentlich ist, ob das Gewicht an einem Knotengr�o�er oder kleiner als das eines anderen Knotens ist. F�ur die Bestimmung der Gewichtegen�ugt es also, Informationen �uber die Gr�o�enbeziehungen der einzelnen Gewichte zueinan-der zu gewinnen. Experimentell kann veri�ziert werden, dass der Algorithmus DGA in derLage ist dies zu leisten. Bild 3.7 zeigt einen Vergleich der DGA-Methode mit der Simulationder zeitbehafteten Booleschen Funktionen f�ur vier verschiedene kombinatorische ISCAS89Benchmark-Schaltungen. F�ur die DGA-Methode wurden aus der obigen Auistung nur dieBedingungen 1, 4 und 5 ber�ucksichtigt. Das Ergebnis der Simulation der zeitbehafteten Boo-leschen Funktionen ist dabei analog zum Ergebnis entsprechender Logiksimulationen. ZurSimulation wurden jeweils 1000 Testvektoren verwendet. Auf den x-Achsen der Gra�k sindjeweils die einzelnen Knoten der Schaltungen aufgetragen. In y-Richtung ist die ermittelteGlitch-Aktivit�at an den Ausg�angen der entsprechenden Knoten angegeben. Der Vorteil derDGA-Methode gegen�uber einer Simulation zeigt sich deutlich in der Rechenzeit. In Tabel-le 3.1 sind die Prozessorzeiten der beiden Methoden DGA und GC f�ur kombinatorischeISCAS89 Benchmarks gegen�ubergestellt. Zur Simulation wurden dabei wieder 1000 Testvek-toren verwendet. Schaltung GC DGA Schaltung GC DGA9symml 35.2 0.6 count 77.4 0.4C17 0.4 0.03 decod 1.5 0.01apex6 346.5 4.2 example2 80.5 0.5b1 0.2 0.01 i1 4.4 0.01b9 39.2 0.2 i2 344.4 0.8cm138a 1.2 0.02 i4 42.6 0.3cm151a 81.9 3.9 i5 83.9 0.4cm162a 9.1 0.05 i7 33.5 0.3cm163a 4.9 0.02 k2 430.9 7.5cm42a 1.0 0.01 lal 32.3 0.25cm82a 0.8 0.02 pcle 6.7 0.02cm85a 11.5 0.1 sct 12.5 0.07Tabelle 3.1. Prozessorzeit in Sekunden f�ur die Methoden GC (mit 1000 Testvektoren) und DGAf�ur ISCAS89 Benchmark-Schaltungen.Die Rechenzeit f�ur eine Simulation steigt linear mit der Anzahl der Testvektoren an. DieMethode DGA ist datenunabh�angig, es entf�allt daher auch die Generierung von geeignetenTestdaten. Beide Methoden sind unabh�angig von der Schaltungstopologie und sowohl f�urregul�are als auch f�ur irregul�are Strukturen anwendbar.3.4 Glitch-GewichtAnhand der in den Abschnitten 3.2.2.2 und 3.3 mit unterschiedlichen Methoden ermitteltenGlitch-Aktivit�at kann ein Glitch-Gewicht f�ur jeden Knoten des Signalussgraphen de�niertwerden. Die Summe aller Glitch-Gewichte ist die zu minimierende Zielgr�o�e f�ur den imKapitel 4 vorgestellten Optimierungsalgorithmus.
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Knoten KnotenBild 3.7. Glitch-Aktivit�at an jedem Knoten von vier kombinatorischen Benchmark-Schaltungen,jeweils ermittelt mit den Methoden DGA und GC. (a) C17, (b) cm162a, (c) 9symml, (d) b9.Die durchschnittlich pro Schaltvorgang verbrauchte kapazitive Schaltleistung in einemKnoten v, der am Ausgang mit einer Kapazit�at CL;v belastet ist, ergibt sich aus Gleichung(1.6). Ps(v) = �(v)fCL;vU2BDie Aktivit�at � kann in zwei Anteile aufgespalten werden: in die von der logischen Funk-tion der Schaltung gegebene also gewollte Schaltaktivit�at �Logik(v) und in die ungewollteSchaltaktivit�at aufgrund von Glitches a(v).�(v) = �Logik(v) + a(v) (3.10)



32 3. Absch�atzung der Schaltaktivit�at in DatenpfadarchitekturenDie kapazitive Schaltleistung, die nur aufgrund ungewollter Schaltaktivit�at verbraucht wird,l�asst sich somit angeben als PGlitch(v) = a(v)fCL;vU2B : (3.11)Die Lastkapazit�at des Knotens v setzt sich aus der Summe aller Eingangskapazit�aten C 0E;qder Knoten q zusammen, die mit dem Ausgang von v verbunden sind. Hinzu kommen dieKapazit�atenCW;q der Verbindungsleitungen, die jedoch in die jeweiligen Eingangskapazit�ateneinbezogen werden k�onnen, sodass sich daraus die e�ektiven Eingangskapazit�aten CE;q =C 0E;q + CW;q ergeben. Die Lastkapazit�at des Knotens v ergibt sich aus der Summe �uber alleEingangskapazit�aten der Knoten am Ausgang von v:CL;v =Xq CE;q : (3.12)F�ur eine Gewichtung der Glitches ist auch ihre zeitliche Ausdehnung von Bedeutung. Von derL�ange eines Glitches h�angt es unter anderem ab, �uber wie viele Stufen der Schaltung sich derGlitch fortpanzen kann. Sehr kurze Glitches werden beim Durchlaufen von Gattern sowohlin der L�ange als auch im Spannungshub reduziert [21]. Bei einer Kette von mehreren Gatternist es sogar m�oglich, dass ein sehr kurzer Glitch nach einer bestimmten Anzahl von durchlau-fenen Gattern vollst�andig verschwindet, wie dies in Bild 3.8 f�ur eine Kette von UND-Gatternanhand einer SPICE-Simulation gezeigt ist. Der E�ekt h�angt mit der Tr�agheit der Gatterzusammen und tritt umso deutlicher auf, je gr�o�er die Verz�ogerungszeit eines Gatters ist.Um diesen E�ekt bei der Gewichtung der Glitches zu ber�ucksichtigen, wird ein Tr�agheits-
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tBild 3.8. Verschwinden eines kurzen Glitches beim Durchlaufen einer Kette von Gattern.faktor �q;i f�ur jeden detektierten Glitch Nummer i de�niert, der am Eingang eines Knotensq auftritt. Dabei gilt 0 � �q;i � 1. Der genaue Wert von �q;i kann f�ur die verschiedenenGatter experimentell ermittelt werden. In der Praxis erweist sich eine Diskretisierung von�q;i zur Reduzierung des Aufwands bei der Ermittlung des Glitch-Gewichtes als sinnvoll.Beispielsweise kann f�ur einen Inverter mit der Verz�ogerungszeit td die folgende Diskretisie-rung ausreichend genau sein: �i = 0 f�ur tGlitch;i < 12td, �Inv;i = 0:5 f�ur 12td � tGlitch;i < td und



3.4 Glitch-Gewicht 33�Inv;i = 1 f�ur tGlitch;i � td, wobei tGlitch;i die L�ange des Glitches Nummer i bezeichnet. Es seiG die Anzahl der detektierten Glitches. Der Tr�agheitsfaktor �(v) f�ur einen Knoten v, dermit Q Knoten am Ausgang belastet ist, wird somit de�niert als�(v) = 1G �Q QXq=1 GXi=1 �q;i : (3.13)Das Glitch-Gewicht g(v)wird damit als die mit �(v) gewichtete Summe der kapazitive Schalt-leistungen aufgrund von Glitches de�niert.g(v) = �(v) � PGlitch(v) (3.14)Dieses Glitch-Gewicht wird jedem Knoten in der Schaltung zugeordnet, wobei f�ur Knotenmit mehreren Ausg�angen unterschiedlicher Gewichtung wieder die Zerlegung aus Abschnitt3.1 verwendet werden kann.



4. Retiming und Pipelining als Methoden zurReduzierung der Verlustleistung
In diesem Kapitel wird ein Verfahren zur Minimierung der ungewollten Schaltaktivit�at vor-gestellt, das von den klassischen Verfahren zur Minimierung der Taktperiode einer Schaltungabgeleitet ist. Von dieser klassischen Anwendung stammt der Name Retiming und bedeu-tet die zeitliche Umorganisierung der Verarbeitungsschritte in einer Schaltung. Im Jahre1983 erschien die erste Ver�o�entlichung zur Optimierung von Schaltungen mittels Retiming[39]. Seither gab es eine gro�e Anzahl weiter Ver�o�entlichungen zu diesem Thema. In [45]wurde Retiming als ein Verfahren zur Reduzierung der Verlustleistung vorgestellt, bei demdurch die geeignete Platzierung von Registern als Glitch-Barrieren die Gesamtschaltakti-vit�at der Schaltung verringert wird. Das in der vorliegenden Arbeit vorgestellte Verfahrenunterscheidet sich von dem in [45] grunds�atzlich zun�achst dadurch, dass hier die Registernicht nur als Glitch-Barrieren, sondern in erster Linie zum Balancieren unterschiedlich langerSignalpfade verwendet werden. Desweiteren werden hier andere Verfahren zur Bestimmungder Glitch-Aktivit�at verwendet. Bild 4.1 verdeutlicht die Wirkung von Registern als Glitch-Barrieren. Die Glitch-Aktivit�aten an den Ausg�angen der Addierer sind durch Balken sym-bolisiert. Durch die Einf�uhrung einer Registerstufe nach der dritten Addiererreihe (rechtesBild) wird die Glitch-Aktivit�at in der unteren H�alfte der Schaltung deutlich reduziert.
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VABild 4.1. Register als Glitch-Barrieren. Durch Einf�ugen einer Registerstufe in den Multipliziererwird die Glitch-Aktivit�at insgesamt deutlich verringert.Pipelining unterscheidet sich von Retiming nicht grunds�atzlich im Verfahren. Beim Pi-pelining lassen sich die gleichen Algorithmen und Modelle verwenden wie beim Retiming.



4.1 Grundlagen zu Retiming-Verfahren 35Dabei wird die Schaltung in Abschnitte mit k�urzeren Laufzeiten zwischen den Registernunterteilt und somit eine h�ohere Taktrate erm�oglicht. Dazu werden beim Pipelining neueRegister in die Schaltung eingef�uhrt. Dabei bleibt die Funktion der Schaltung bis auf einezus�atzliche Latenzzeit, die durch die eingef�ugten Register verursacht wird, unver�andert. Obeine �Anderung der Latenzzeit akzeptiert werden kann h�angt von der Anwendung der Schal-tung ab. Beim Retiming im klassischen Sinne bleibt die Latenzzeit der Schaltung in jedemFall unver�andert. Bereits vorhandene Register werden lediglich umplatziert. Die Wirkungdes Pipelinings auf die Verlustleistung einer Schaltung wurde in [37] untersucht.Das hier vorgestellte Verfahren konzentriert sich auf ein grunds�atzlich anderes Ziel als dieebenfalls auf Retiming basierende, in Abschnitt 2.1.3 vorgestellte Methode. Dort wurde dash�ohere Geschwindigkeitspotential zur Verringerung der Versorgungsspannung genutzt. Hierhingegen sollen mittels Retiming die Glitch-Aktivit�at in einer Schaltung reduziert werden. Indiesem Kapitel erfolgt zun�achst die Darlegung der Grundlagen zu den klassischen Retiming-Verfahren. Im weiteren wird das Problem der Minimierung der ungewollten Schaltaktivit�atauf ein klassisches Retiming-Verfahren �ubertragen. Es wird gezeigt, dass mit dieser Methodedurch die Reduzierung der Glitch-Aktivit�at die Verlustleistung einer Schaltung verringertwerden kann.4.1 Grundlagen zu Retiming-VerfahrenDas hier zugrundegelegte Schaltungsmodell wurde bereits in Abschnitt 3.1 vorgestellt.Zun�achst wird die Schaltung durch ihren SignalussgraphenG =< V;E; d; w > repr�asentiert,ohne Ber�ucksichtigung der Glitch-Gewichte an den einzelnen Knoten. Die Funktionalit�at derKnoten wird im Schaltungsmodell nicht betrachtet. Es wird wieder ein statisches Worst-Case-Verz�ogerungszeitmodell verwendet. Im Folgenden wird das f�ur die sp�ateren Betrachtungenzugrundegelegte Registermodell vorgestellt. Im Anschluss daran werden klassische Retiming-Verfahren behandelt, wobei f�ur die grundlegenden Erl�auterungen zun�achst die urspr�unglicheAnwendung der Verfahren zur Minimierung der Taktperiode betrachtet wird. Die sp�atervorgestellte Anwendung zur Reduzierung der Glitch-Aktivit�at ist eine Modi�kation der klas-sischen Verfahren mit anderer Zielfunktion, weshalb die prinzipiellen Betrachtungen ebensoam Beispiel der Geschwindigkeitsoptimierung von Schaltungen durchgef�uhrt werden k�onnen.4.1.1 RegistermodellRegister sind Schaltungen, die logische Zust�ande zwischenspeichern k�onnen. Dabei wird derEingangszustand mit einem Taktsignal zu einem de�nierten Zeitpunkt �ubernommen undsolange am Ausgang gehalten, bis zu einem sp�ateren Taktzeitpunkt ein anderer Eingangszu-stand anliegt, der dann an den Ausgang �ubernommen wird. Man unterscheidet zwischen an-kengesteuerten und zustandsgesteuerten Registern, je nach dem, ob der Eingangszustand nurzum Zeitpunkt des Auftretens einer Taktanke �ubernommen wird oder w�ahrend der gesam-ten Dauer eines Taktimpulses. Eine weitere Unterteilung erfolgt in statische und dynamischeRegister. Statische Register halten einen gespeicherten Zustand f�ur theoretisch unbegrenzteZeit, unter der Voraussetzung, dass eine Versorgungsspannung anliegt. Als Ausf�uhrungsfor-men sind sowohl anken- als auch zustandsgesteuerte statische Register m�oglich. DynamischeCMOS-Register hingegen funktionieren durch Ladungsspeicherung auf den Gates von Tran-sistoren. Dabei wird die Ladung �uber einen elektronischen Schalter, ein sog. Transmission-



36 4. Retiming und Pipelining als Methoden zur Reduzierung der VerlustleistungGate, auf die Gates eines CMOS-Inverters gef�uhrt. Da das Transmission-Gate �ublicherwiesedurch einen NMOS- und einen dazu parallelen PMOS-Transistor realisiert wird, sind zurAnsteuerung zwei Signale n�otig: das nicht invertierte und das invertierte Steuersignal. Ei-ne solche Transmission-Gate-Inverter-Einheit bildet ein Latch. Wird der Schalter ge�o�net,so bleibt die Ladung f�ur gewisse Zeit auf den Gates erhalten. Da die Gatekapazit�at in derRealit�at nicht ideal ist, ie�t die Ladung mit der Zeit �uber parasit�are Widerst�ande ab, dergespeicherte Zustand muss also nach gewisser Zeit aufgefrischt werden. �Ublicherweise kannein Zustand �uber einige Millisekunden gespeichert werden, dann muss eine Au�rischung er-folgen. Diese Technik erfordert eine hohe Eingangsimpedanz der Transistoren, wie sie mit derCMOS-Technologie m�oglich ist. Um einen Zustand f�ur eine volle Taktperiode zwischenspei-chern zu k�onnen, sind f�ur den Aufbau eines Registers zwei in Kette geschaltete Latches n�otig,deren Transmission-Gates mit unterschiedlichen, nicht �uberlappenden Taktphasen angesteu-ert werden. Ein Nachteil dieses Registertyps ist die Notwendigkeit von vier Taktleitungen f�urdie Zuf�uhrung des Pseudo-Vierphasentaktes. Ein solches Register ist immer zustandsgesteu-ert. Der gro�e Vorteil dynamischer Register ist die im Allgemeinen einfachere Realisierungund der geringere Fl�achenbedarf als bei statischen Registern. Bild 4.2 zeigt das Layout undTaktschema eines dynamischen Registers. Dynamische Register werden h�au�g in Datenpfa-
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tBild 4.2. Layout und Taktschema eines dynamischen Registers.den verwendet. In diesen Schaltungen wird der gespeicherte Zustand in jeder Taktperiodeneu �uberschrieben, die Fl�uchtigkeit der Ladungsspeicher ist bei den �ublichen Taktraten daherunproblematisch.Bei der Umverteilung von dynamischen Registern ist es auch m�oglich, die Register jeweilsin zwei Latches aufzuteilen und diese getrennt zu verschieben, wobei nat�urlich die Reihenfolgeder Taktphasen eingehalten werden muss. Es sei dLogik die maximale Verz�ogerungszeit derLogikschaltung zwischen zwei Latches und t�1 und t�2 die diskreten Zeitpunkte zu denen die�Ubernahme der Daten durch die Takte �1 und �2 erfolgt. F�ur den Abstand der Taktankenvon �1 und �2 muss gelten jt�2 � t�1 j > dLogik : (4.1)Die Funktion der Schaltung bleibt dabei unver�andert. Dieses Prinzip ist in Bild 4.3 linksdargestellt. Kommen dabei die Latches vor CMOS-Logikbl�ocken zu liegen, deren Eing�angedie Gates von MOS-Transistoren bilden, so k�onnen deren Kapazit�aten als Ladungsspeicher
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a) b) c)Bild 4.3. a) Urspr�ungliche Schaltung mit dynamischem Register. b) Aufteilen des Registers in zweiLatches, die getrennt verschoben werden. c) Die Eingangskapazit�aten der Logikbl�ocke hinter denLatches werden als Ladungsspeicher verwendet, die Inverter entfallen.verwendet und die Inverter der Latches eingespart werden, wie in Bild 4.3 rechts gezeigt ist.In jedem Pfad, in dem Inverter auf diese Weise eingespart werden, muss nat�urlich immereine geradzahlige Anzahl von Invertern entfernt werden, da sich ansonsten die Funktion derSchaltung �andert. Durch den Wegfall der Inverter reduziert sich der Leistungsverbrauch derSchaltung. Eine Retiming-Methode mit st�uckweise linearer Kostenfunktion, die von dieserM�oglichkeit zur Leistungseinsparung Gebrauch macht, wurde in [82] vorgestellt.Die Daten k�onnen von Registern nur zu fest de�nierten, �aquidistanten Taktzeitpunk-ten �ubernommen werden. Ist das Signal vor einem Register mit Glitches behaftet, so darfdas Taktsignal zur �Ubernahme des Eingangswertes erst dann erfolgen, wenn alle Glitchesabgeklungen sind und der g�ultige Signalwert stabil anliegt. Nur so kann die korrekte Funk-tion der Schaltung gew�ahrleistet werden. Mit der Einhaltung der Bedingung aus Gleichung(4.1) ist dies immer erf�ullt. Bild 4.4 dient zur Erl�auterung. Es existieren zwei unterschied-
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v 3Bild 4.4. Bestimmung des minimalen Abstands der Taktphasen zur Gew�ahrleistung korrekter Funk-tion bei Signalen die Glitches enthalten. Es muss gelten t�2 > t�1 + d2.lich lange Pfade von den Latches mit Taktphase �1 zum Latch mit der Taktphase �2:Pfad 1 = v1 �! v2 �! v4 mit der Verz�ogerungszeit d1 und Pfad 2 = v3 �! v4 mit derVerz�ogerungszeit d2, wobei d2 < d1. Die maximale L�ange, die ein Glitch erreichen kann isttGlitch = d1� d2. Der Zeitpunkt des Beginns eines solchen Glitches ist bei t�1 + d2, der End-zeitpunkt ist t�1 + d1. Die maximale Pfadverz�ogerung ist max(d1; d2) = d1. Nach (4.1) mussgelten t�2 > t�1 + d1. Somit ist der Glitch sicher abgeklungen wenn die Daten mit �2 in dasLatch am Ausgang �ubernommen werden. Latches und Register stellen deshalb Barrieren f�urGlitches dar. Die Glitch-Aktivit�at am Ausgang eines Latches oder Registers ist Null. Wardie Aktivit�at eines Signals am Eingang eines Latches oder Registers nach Gleichung (3.10)� = �Logik+a, so ist die Aktivit�at am Ausgang lediglich noch � = �Logik, also die gew�unschteAktivit�at.



38 4. Retiming und Pipelining als Methoden zur Reduzierung der VerlustleistungPfade mit ungleichen Verz�ogerungszeiten lassen sich durch Register oder Latches syn-chronisieren. Im Modell wird deshalb die Glitch-Aktivit�at am Ausgang eines Knotens zuNull angenommen, wenn an allen Eing�angen des Knotens jeweils mindestens ein Latch sitzt,vorausgesetzt, dass alle unmittelbar an den Eing�angen sitzenden Latches mit der gleichenTaktphase angesteuert werden. Mit Hilfe dieses Registermodells l�asst sich die Wirkungsweisealler Retiming-Verfahren zur Geschwindigkeitsoptimierung und zur Verlustleistungsreduzie-rung erkl�aren.4.1.2 SchaltungsgraphDas klassische Prinzip des Retiming basiert auf der Modellierung der Schaltung durch ih-ren Signalussgraphen G =< V;E; d; w >. Dabei bezeichnet V die Menge aller Knoten, Edie Menge aller Kanten, d die Verz�ogerungszeiten der Knoten und w die Kantengewichte.Das Kantengewicht ist gleichbedeutend mit der Anzahl der Register in einer Kante. Diefolgenden Betrachtungen zu den klassischen Retiming-Verfahren beschr�anken sich auf Ver-wendung ganzer Register, wodurch die im vohergehenden Abschnitt erl�auterte aufwendigeBer�ucksichtigung einzelner Taktphasen und deren Abstand zueinander entf�allt. Die Kanten-gewichte w sind daher immer ganzzahlig. Die Verz�ogerungszeiten der Knoten werden dabeidurch die Worst-Case-Verz�ogerungszeiten repr�asentiert. Das Ziel dieser Verfahren ist es, diemaximale Pfadverz�ogerungszeit zwischen zwei Registern zu minimieren. Bild 4.5 zeigt denSignalussgraphen eines Teils eines digitalen Filters in Lattice-Struktur und die zugeh�origeDarstellung mit statischem Worst-Case-Verz�ogerungszeitmodell. Die Funktionalit�at der ein-
+

+

3
3

3
3

2

2

0

Bild 4.5. Signalussgraph eines digitalen Filters und Darstellung ohne der Funktionalit�at der Kno-ten mit Worst-Case-Verz�ogerungszeiten.zelnen Knoten wurde beim Signalussgraphen weggelassen, f�ur das Au�nden der minimalenTaktperiode ist lediglich die Verz�ogerungszeit der Knoten von Bedeutung. Eing�ange undAusg�ange des Signalussgraphen werden �uber einen zus�atzlichen, virtuellen Knoten mit derVerz�ogerungszeit d = 0 verbunden. Dadurch ist sichergestellt, dass beim Verschieben vonRegistern �uber die Ein- oder Ausg�ange der Schaltung hinaus die Latenzzeit unbeeinusstbleibt.



4.1 Grundlagen zu Retiming-Verfahren 394.1.3 Bestimmung der minimalen TaktperiodeEs wird vorausgesetzt, dass die Schaltung keine verz�ogerungsfreien Schleifen enthalten kann,d. h. eine gerichtete Masche im Signalussgraphen muss mindestens ein Register enthalten.Entfernt man alle Kanten aus dem Signalussgraphen G, f�ur die gilt w(e) > 0 und die somitRegister enthalten, dann ist mit der vorigen Bedingung sichergestellt, dass der reduzierteSignalussgraph G0 keine Schleifen enth�alt, also azyklisch ist. Die minimal m�ogliche Takt-periode ist gleich der maximalen Pfadverz�ogerung aller Pfade p der reduzierten Schaltung	(G) = max(d(p) : w(p) = 0) : (4.2)Die maximale Pfadverz�ogerung kann systematisch durch topologisches Sortieren ermitteltwerden. Die Knoten werden dabei nach folgender Regel sortiert: existiert eine Kante e vomKnoten u zum Knoten v, u e�! v, dann ist u ein unmittelbarer Vorg�angerknoten von v.Die Komplexit�at des topologischen Sortierens ist proportional der Anzahl aller Kanten inder Menge E. Alle Knoten werden in der Reihenfolge der topologischen Sortierung einmalaufgesucht und die Verz�ogerungszeit �(v) vom Anfang eines Pfades bis zum betrachtetenKnoten v berechnet. F�ur die maximale Pfadverz�ogerung gilt dann: 	(G) = maxv2V f�(v)g.4.1.4 Schaltungstransformation durch RetimingEin manuelles Umplatzieren von Registern in einer Schaltung ist mit der so genannten Cut-Set-Regel m�oglich. Dabei wird eine geschlossene H�ullkurve um einen Schaltungsteil gelegt,die ausschlie�lich Verbindungskanten schneidet. Die von der H�ullkurve geschnittenen Kan-ten, die in den so umschlossenen Schaltungsteil (Cut-Set) zeigen, k�onnen als Eing�ange, dieaus diesem Schaltungsteil zeigenden Kanten als Ausg�ange de�niert werden. Fasst man alleEing�ange zu einem einzigen virtuellen Eingang und alle Ausg�ange zu einem einzigen vir-tuellen Ausgang zusammen, so besagt die Cut-Set-Regel, dass die Summe aller �uber den(virtuellen) Eingang in die Schaltung geschobenen Register gleich der Summe der am (virtu-ellen) Ausgang herausgenommenen Register sein muss und umgekehrt. Mit anderen Worten:die Latenzzeit des von der H�ullkurve umschlossenen Schaltungsteiles muss konstant sein.Verzichtet man auf das Zusammenfassen zu einem virtuellen Ein- bzw. Ausgang, so lassensich die folgenden Regeln formulieren:� Wird an einem Eingang eines Cut-Sets ein Register entfernt oder hinzugef�ugt, so mussentsprechend an allen anderen Eing�angen des Cut-Sets ein Register entfernt bzw. hinzu-gef�ugt werden.� Wird an einem Ausgang eines Cut-Sets ein Register entfernt oder hinzugef�ugt, so mussentsprechend an allen anderen Ausg�angen des Cut-Sets ein Register entfernt bzw. hinzu-gef�ugt werden.� Wird an den Eing�angen des Cut-Sets ein Register entfernt so muss an den Ausg�angenein Register hinzugef�ugt werden.� Wird an den Eing�angen des Cut-Sets ein Register hinzugef�ugt so muss an den Ausg�angenein Register entfernt werden.Durch Anwendung der Cut-Set-Regel wie in Bild 4.6 gezeigt, kann die maximale Pfadverz�oge-rung und somit die minimal m�oglichen Taktperiode in der Schaltung aus Bild 4.5 von 5 auf 3Zeiteinheiten reduziert werden. Die Funktionalit�at der Schaltung bleibt davon unbeeinusst.
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Bild 4.6. Anwendung der Cut-Set-Regel zur Verringerung der minimal m�oglichen Taktperiode von5 auf 3 Zeiteinheiten.Mit der Cut-Set-Regel lassen sich einfache Regeln f�ur das Verschieben von Registern �ubereinzelne Knoten ableiten, indem die H�ullkurve nur um den zu betrachtenden Knoten gelegtwird. Es gelten dann die gleichen Regeln wie oben. In einer realisierbaren Schaltung d�urfenalle Kanten nur nicht negative Gewichte aufweisen. Daraus l�asst sich weiter ableiten, dassein Register von einer einlaufenden Kante das Knotens nur dann an eine auslaufende Kanteverschoben werden kann, wenn an allen einlaufenden Kanten mindestens ein Register sitzt,sodass durch diesen Schritt keine negativen Register an den Eing�angen entstehen.Eine gesonderte Betrachtung verlangen Schaltungen, die Multiplexer f�ur Zeitmultiplex-verfahren enthalten oder allgmeiner, bei denen zusammenh�angende Schaltungsteile mit un-terschiedlicher Taktfrequenz betrieben werden. Fasst man einen Multiplexer oder Demulti-plexer als einen Knoten auf, so ist die Datenrate auf den einlaufenden Kanten eine andere alsauf den auslaufenden Kanten. Es sei fe die Taktfrequenz an den einlaufenden Kanten, fa dieTaktfrequenz an den auslaufenden Kanten und k = fafe das Verh�altnis der Taktfrequenzen.Gem�a� den De�nitionen f�ur Multiplexer und Demultiplexer ist k dann gleich dem Verh�altnisder Anzahl der auslaufenden Kanten zur Anzahl der einlaufenden Kanten. F�ur Multiplexergilt k ganzzahlig mit k > 1, f�ur Demultiplexer gilt k ganzzahlig mit 0 < k < 1. F�ur dasVerschieben von Registern �uber einzelne Multiplexer- oder Demultiplexer-Knoten m�ussendie Cut-Set-Regeln dementsprechend erweitert werden.� Wird an den Eing�angen eines Multiplexer- oder Demultiplexer-Knotens ein Register ent-fernt so m�ussen an den Ausg�angen k Register hinzugef�ugt werden.� Wird an den Eing�angen eines Multiplexer- oder Demultiplexer-Knotens ein Register hin-zugef�ugt so m�ussen an den Ausg�angen k Register entfernt werden.Zur Veranschaulichung dient Bild 4.7 In [59] wird dieses Verfahren f�ur das Pipelining vonFilterb�anken f�ur die diskrete Wavelettransformation vorgestellt, in denen Downsamplingangewendet wird. In [78] ist ein algorithmisches Verfahren f�ur das Retiming von Schaltungenangegeben, die Multiplexer enthalten.Die Wahl der richtigen Cut-Sets zur Erlangung der optimalen Registerverteilung ist beimanueller Vorgehensweise in Schaltungen h�oherer Komplexit�at nichttrivial und die Optima-lit�at der L�osung oftmals nicht nachpr�ufbar. Es ist daher w�unschenswert, eine mathematische
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DemuxBild 4.7. Verschieben von Registern �uber Multiplexer- und Demultiplexer-Knoten mit dem Verh�alt-nis der Taktfrequenzen k = fafe . Die schwarzen und grauen Bl�ocke symbolisieren die Registerplat-zierung jeweils vor und nach dem Retiming.Formulierung des Problems abzuleiten und in einen geschlossenen Algorithmus zum Au�n-den der optimalen Registerplatzierung einzubetten. In der einschl�agigen Literatur zu diesemThema wird Retiming als die Zuweisung ganzzahliger Werte r(v) zu jedem Knoten de�niert[38, 39, 40, 41]. Der Wert von r(v) gibt an, wieviele Register jeweils von den Ausg�angeneines Knotens v zu den Eing�angen verschoben werden. Dazu wird r(v) um eins erh�oht fallsdie Pfadverz�ogerungszeit �(v) zum Knoten v gr�o�er ist als die gew�unschte Taktperiode c,r(v) = r(v) + 1 falls �(v) > c : (4.3)Anhand der Werte r(v) kann f�ur jede Kante e das neue Kantengewicht wr(e) nach demRetiming aus dem alten Kantengewicht w(e) errechnet werden. F�ur eine Kante e vom Knotenu zum Knoten v, u e�! v errechnet sich das Kantengewicht nach dem Retiming zuwr(e) = w(e) + r(v) � r(u) : (4.4)Dadurch wird der Graph G =< V;E; d; w > in den Graphen Gr =< V;E; d; wr > trans-formiert. F�ur das Au�nden der minimal m�oglichen Taktperiode kann eine bin�are Sucheverwendet werden. Dabei wird das Zeitintervall, in dem die L�osung gesucht wird, in jedemSchritt halbiert. Zur Veri�kation, ob f�ur eine gegebene Taktperiode c eine Retiming-L�osungexistiert, geben Leiserson et al. in [41] den Algorithmus FEAS (FEASible clock-periodtest) an. Dieser Algorithmus ermittelt zugleich die Werte r(v) f�ur alle Knoten, sodass nachdem Au�nden der minimal m�oglichen Taktperiode die neuen Kantengewichte wr(e) undsomit eine optimale Registerplatzierung berechnet werden k�onnen.Algorithmus FEAS: Bestimmung der Werte r(v) f�ur eine vorgegebene Taktperiodec, falls diese durch Retiming erreicht werden kann.BEGINN8i 2 V , setze r(v) = 0.F�UR v = 1 BIS jV j � 1:Bestimme den Graphen Gr.8v: bestimme die maximale Pfadverz�ogerung �(v) durch topologisches Sortieren.FALLS �(v) > c setze r(v) := r(v) + 1.ENDE der Schleife



42 4. Retiming und Pipelining als Methoden zur Reduzierung der VerlustleistungBestimme 	(Gr). Falls 	(Gr) � c, dann ist Gr eineL�osung.ENDEEin Beweis f�ur die Korrektheit des Verfahrens �ndet sich in [41]. Bei dieser Formulierungdes Algorithmus' FEAS m�ussen f�ur den Fall, dass f�ur alle Knoten �(v) > c gilt, die ma-ximalen Pfadverz�ogerungen in jedem Iterationsschritt V -mal neu berechnet werden. Dazuwird jedesmal topologisches Sortieren angewendet, dessen Komplexit�at, wie bereits erw�ahnt,proportional der Zahl der Kanten im Graphen ist, also von der Ordnung O(jEj). Der Al-gorithmus FEAS ist somit von der Ordnung O(jV jjEj). Seit der Ver�o�entlichung diesesklassischen Retiming-Algorithmus', den man wohl als den Standard-Retiming-Algorithmusbezeichnen kann, gab es zahlreiche weitere Ver�o�entlichungen zu diesem Thema. Zum Teilstellen diese Publikationen Modi�kationen des Standard-Algorithmus' dar mit anderen Mo-dellierungen und geringerem Rechenaufwand [44]. Es ist hier anzumerken, dass der Algorith-mus FEAS auch zum Pipelining verwendet werden kann. Die Register, die dabei zus�atzlichin die Schaltung eingef�ugt werden sollen, werden dazu zun�achst an den prim�aren Eing�angender Schaltung platziert und dann durch Retiming in die Schaltung geschoben. Ein speziellesRetiming-Verfahren, das ausschliesslich f�ur das Pipelining von Schaltungen verwendet wer-den kann, die urspr�unglich keine Register enthalten haben, wird in [46] angegeben. Auchhier ergibt sich eine Rechenzeitersparnis gegen�uber FEAS.Als eine rechenzeite�ziente Alternative zum Algorithmus FEAS wurde in [77, 79, 76] einmaschenorientiertes Verfahren zur Bestimmung der minimal m�oglichen Taktperiode vorge-stellt. Dieses Verfahren basiert auf der Forderung f�ur physikalisch realisierbare Systeme,dass die Summe der Register in einer gerichteten, geschlossenen Masche �uber die Ein-und Ausg�ange des Signalussgraphen gr�o�er oder gleich Null sein muss. Um diese Ma-schenuml�aufe zu erm�oglichen werden Ein- und Ausg�ange wieder �uber einen virtuellen Knotenmit einer Verz�ogerungszeit gleich Null verbunden. Weiterhin gilt, dass die Summe aller Re-gister in einer gerichteten, geschlossenen Masche vor und nach dem Retiming gleich ist. Umzeitliche Nebenbedingungen ber�ucksichtigen zu k�onnen, werden zus�atzliche Kanten in denSignalussgraphen G =< V;E; d; w > eingef�ugt. Dadurch wird die Kantenmenge E zurKantenmenge Et erg�anzt und es entsteht ein neuer Signalussgraph Gt =< V;Et; d; w >.Existieren im Graphen Gt zwischen irgendwelchen Knoten u und v gerichtete Pfade, derenVerz�ogerungszeit D(u; v) gr�o�er als das vorgegebene c ist, so muss nach einem Retiming indiesen Pfaden mindestens ein Register zu liegen kommen. Die Anzahl der Register in diesemPfad vor dem Retiming sei W (u; v), und entsprechend nach dem Retiming Wr(u; v). DieBilanzgleichung f�ur die Anzahl der Register in einzelnen Kanten nach (4.4) kann ebenso f�urdie Summe der Register in einem Pfad formuliert werden.Wr(u; v) =W (u; v) + r(v) � r(u) (4.5)F�ur die Anzahl der Register im Pfad von u nach v nach den Retiming muss gelten:Wr(u; v) �1 falls D(u; v) > c. Daraus folgtW (u; v) � 1 � r(u) � r(v) falls D(u; v) > c : (4.6)D. h. dem Pfad von u nach v kann ein GewichtW (u; v)�1 vor dem Retiming zugeordnet wer-den. Dies geschieht durch Einf�ugen einer zus�atzlichen Kante von u nach v mit dem GewichtW (u; v) � 1, die diese zeitliche Nebenbedingung im Signalussgraphen ber�ucksichtigt. Zur



4.2 Formulierung als klassisches Retiming Problem 43�Uberpr�ufung, ob eine vorgegebene Taktperiode durch Retiming erreicht werden kann, wer-den alle gerichteten Maschen �uber die Ein- und Ausg�ange des Graphen Gt durchlaufen unddie Anzahl der Kantengewichte summiert. Ist f�ur eine der Maschen die Summe aller Kanten-gewichte negativ, so ist die Taktperiode c durch Retiming nicht erreichbar. In [76] wird f�urdieses Verfahren der Algorithmus SMART (Sparse MAtrix ReTiming) angegeben. Dabeiwird gezeigt, dass die �Uberpr�ufung einer Taktperiode mit SMART in linearer Zeit mit derOrdnung O(jEtj) durchgef�uhrt werden kann. Da im Allgemeinen O(jEtj) << O(jV jjEj), er-gibt sich gegen�uber dem Algorithmus FEAS ein entsprechend hoher Gewinn an Rechenzeit.4.2 Formulierung als klassisches Retiming ProblemDie Platzierung von Registern zur Reduzierung ungewollter Schaltaktivit�at soll im Folgendennach dem Retiming-Prinzip vorgenommen werden. Dazu wird eine algorithmische L�osung desProblems vorgeschlagen. Das hier vorgestellte Verfahren ist eine modi�zierte Form des Algo-rithmus' FEAS. Das Optimierungsziel ist nun nichtmehr die Minimierung der Taktperiodesondern die Minimierung der ungewollten Schaltaktivit�at aufgrund von Glitches.4.2.1 ZielfunktionDas Optimierungsziel beim klassischen Retiming kann als die Minimierung der maxima-len Pfadverz�ogerung aller registerfreien Pfade aufgefasst werden. Mit der Formulierung derminimal m�oglichen Taktperiode 	(G) gem�a� Gleichung (4.2) ist das Optimierungsziel	min(p) = minmax(d(p) : w(p) = 0) : (4.7)Das Optimierungsziel beim Retiming einer Schaltung f�ur minimale Glitchaktivit�at ist dieMinimierung der Summe der Glitchaktivit�aten aller Knoten in der Schaltung. Gesucht istalso eine Registerverteilung, sodass f�ur die Summe aller Glitchgewichte in einer Schaltunggilt: jV jXv=1g(v) = min : (4.8)Ein wesentlicher Unterschied zwischen Retiming f�ur eine minimale Taktperiode und Retimingf�ur minimale Glitch-Aktivit�at liegt in den unterschiedlichen Eigenschaften der zu optimie-renden Gr�o�en. W�ahrend die Knotenverz�ogerungszeiten von den Registerpositionen in derSchaltung unabh�angig sind und damit als eindeutig charakteristische Gr�o�en der Knotenangesehen werden k�onnen, ist dies f�ur die Glitch-Gewichte nicht der Fall. Hierin liegt einesder Hauptprobleme bei der Minimierung der Glitch-Aktivit�at durch Retiming: die Glitch-Gewichte an den Knoten sind im Allgemeinen nicht unabh�angig von den Registerpositionenin der Schaltung und sind somit nicht invariant gegen�uber Retiming. Bild 4.8 verdeutlichtdies anhand eines Schaltungsbeispiels. Die Knoten v1 bis v6 enthalten Logik-Gatter derenVerz�ogerungszeiten als Zahlenwerte in den Knoten vermerkt sind. Durch das Verschiebender Register �uber die Knoten v2 und v3 (unteres Bild) �andern sich die Glitch-Gewichte.Die Zielfunktion der Optimierung �andert sich also mit jedem Retiming-Schritt, bei demRegister verschoben werden. Die Glitch-Gewichte der Knoten m�ussen deshalb nach jedemRetiming-Schritt neu bestimmt werden. Aufgrund dieser Eigenschaft besitzt Retiming mitdem Ziel der Minimierung der ungewollten Schaltaktivit�at eine h�ohere Rechenzeitkomple-xit�at als bei der klassischen Anwendung zur Minimierung der Taktperiode. Die Rechenzeit
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Bild 4.8. Die Glitch-Gewichte der Knoten sind von der Registerpositionierung abh�angig. Die Glitch-Gewichte sind als Zahlenwerte an den Ausg�angen der Knoten angegebenf�ur die Bestimmung der Glitch-Aktivit�at durch Glitch Count beispielsweise ist von der Ord-nung O(jV jjXj), wobei X hier die Menge der Testvektoren bezeichnet. Diese Rechenzeit istin jedem Retiming-Schritt zus�atzlich erforderlich.4.2.2 Modi�kation klassischer Retiming VerfahrenEs soll nun gezeigt werden, dass das Problem der idealen Registerplatzierung mit dem Zielder Minimierung der Glitch-Aktivit�at und somit der Verlustleistung der Schaltung, als klas-sisches Retiming-Problem formuliert werden kann und damit den bekannten Algorithmenzur L�osung des Problems zug�anglich ist. Wegen der ver�anderten Problemstellung beim Reti-ming zur Verlustleistungsreduzierung gegen�uber der klassischen Anwendung, sind bestimmteModi�kationen des Verfahrens n�otig. Zun�achst betri�t dies die Zielfunktion, wie im vorigenAbschnitt erl�autert. Die zweite notwendige Modi�kation ist die Neubestimmung der Glitch-Gewichte nach jedem Retiming-Schritt und wurde ebenfalls bereits angesprochen. Nebendiesen, aufgrund der anderen Zielsetzung notwendigen Modi�kationen, sind die folgendenVer�anderungen des Standard-Algorithmus' FEAS sinnvoll.



4.2 Formulierung als klassisches Retiming Problem 45� Beim Algorithmus FEAS erfolgt in jedem Iterationsschritt die neue Berechnung dermaximalen Pfadverz�ogerungen �(v) f�ur jeden Knoten. Dem entspricht die Bestimmungder Glitch-Aktivit�at g(v). Die Bestimmung von g(v) erfolgt in topologischer Reihenfolgeentlang eines registerfreien Pfades, dessen letzter Knoten v ist. Es ist o�ensichtlich,dass g(v) nicht in jedem Iterationsschritt f�ur jeden Knoten neu bestimmt werden muss.Eine neue Bestimmung ist nur f�ur solche Knoten notwendig, die { von den prim�arenEing�angen der Schaltung her gesehen { nach einer Kante mit einem neu platziertenRegister liegen, in der vor dem Retiming kein Register lag (w(e) = 0, wr(e) > 0), oderdie nach einer Kante liegen, aus der ein Register entfernt wurde, sodass nunmehr keinRegister in dieser Kante liegt (w(e) > 0, wr(e) = 0). Nur f�ur solche Knoten kann sich dasGlitch-Gewicht durch das Retiming �uberhaupt ver�andert haben. Die neue Bestimmungder g(v) erfolgt dabei wieder in topologischer Reihenfolge bis eine Kante mit mindestenseinem Register erreicht wird f�ur die also gilt wr(e) > 0. Wird dabei ein Ausgang derSchaltung erreicht, so wird von allen Eing�angen her mit der Neubestimmung der g(v)fortgefahren bis eine Kante mit mindestens einem Register erreicht wird. Nur f�ur diese"betro�enen" Knoten ist es auch n�otig, das Glitch-Gewicht g(v) neu zu bestimmen. F�uralle anderen Knoten muss der Wert von g(v) lediglich bis zum n�achsten Iterationsschrittgespeichert werden. Dadurch ist eine gro�e Zeitersparnis bei der Berechnung der L�osungdes Retiming-Problems m�oglich. In der Schaltung aus Bild 4.8 beispielsweise ist nachdem Retiming im unteren Bild nur eine Neubestimmung von g(v2), g(v3), g(v4) n�otig.� Die Bedingung f�ur das Erh�ohen des Wertes r(v) eines Knotens bei der klassischen An-wendung von Retiming zur Minimierung der Taktperiode lautet �(v) > c, wobei c diegew�unschte Taktperiode ist. Der gew�unschten Taktperiode c entspricht bei der Anwen-dung von Retiming zur Minimierung der Glitch-Aktivit�at die maximal tolerierbare Glitch-Aktivit�at cG. Wie bei der klassischen Anwendung wird auch hier jedem Knoten ein Wertr(v) zugewiesen, wobei giltr(v) = r(v) + 1 falls g(v) > cG : (4.9)� Da mit jeder Registerumverteilung die Glitch-Gewichte der "betro�enen" Knoten neubestimmt werden m�ussen, kann mit der Berechnung von g(v) in einem Pfad abgebrochenwerden, nachdem ein Wert r(v) aufgrund g(v) > cG an einem Knoten um eins erh�ohtwurde. Alle Werte r der nachfolgenden Knoten dieses "Startknotens" v werden ebenfallsum eins erh�oht, solange bis eine Kante erreicht wird, die ein Register enth�alt (w(e) > 0).Wird dabei ein Ausgang der Schaltung �uber einen registerfreien Pfad erreicht, so wirdbeginnend von allen Eing�angen der Schaltung der Wert r aller Knoten um eins erh�oht,solange bis eine Kante erreicht wird, die ein Register enth�alt. Wird dabei wieder derStartknoten v �uber einen registerfreien Pfad erreicht, so ist nat�urlich kein Retiming derPfade, die den Knoten v enthalten, m�oglich, da o�ensichtlich keine Register zur Umvertei-lung zur Verf�ugung stehen. Durch dieses Vorgehen ist es nicht mehr n�otig, die Ausg�angemit den Eing�angen �uber einen virtuellen Knoten zu verbinden. Dennoch stellt das Ver-fahren sicher, dass neu zu platzierende Register von den Kanten abgezogen werden, dieam n�achsten zu den Eing�angen der Schaltung liegen. D. h. diese Modi�kation, n�amlichauf den virtuellen Knoten zwischen Ein- und Ausg�angen zu verzichten, wirkt sich nichtauf die Verteilung der Register aus.



46 4. Retiming und Pipelining als Methoden zur Reduzierung der VerlustleistungDie beiden unterschiedlichen Anwendungen, Retiming zur Minimierung der Taktperiodeund Retiming zur Minimierung der Glitch-Aktivit�at schlie�en einander nicht aus. Leistungs-und Geschindigkeitsoptimierung k�onnen durch die Verkn�upfung der Ungleichungsbedingun-gen in (4.3) und (4.9) miteinander kombiniert werden.r(v) = r(v) + 1 falls �(v) > c _ g(v) > cG (4.10)Es werden also zwei Optimierungsziele gleichzeitig angestrebt. Durch diese Verkn�upfungder Bedingungen kann eine Kompromissl�osung erreicht werden, d. h. eine Verbesserung derL�osung zugunsten eines Optimierungszieles hat eine Verschlechterung hinsichtlich des ande-ren Optimierungszieles zur Folge. Nat�urlich werden damit die L�osungsmengen der einzelnenOptimierungsziele eingeschr�ankt. In der Praxis ist es h�au�g w�unschenswert, absolute Op-timalit�at bez�uglich eines Zieles zu erreichen und sich unter den so gegebenen Umst�andendem anderen Optimierungsziel bestm�oglich anzun�ahern. Oftmals gibt es mehrere alternativeRegisterverteilungen, die alle zur gleichen minimalen Taktperiode f�uhren. Dieser Freiheits-grad kann dazu genutzt werden, unter allen m�oglichen optimalen L�osungen diejenige zuw�ahlen, bei der sich die geringste Glitch-Aktivit�at in der Schaltung ergibt. Die Optimierungkann dann in zwei Schritten erfolgen. Im ersten Schritt wird Retiming dazu verwendet, umdie minimal m�ogliche Taktperiode 	(G) zu ermitteln. Im zweiten Schritt erfolgt nun dieOptimierung hinsichtlich der minimalen Glitch-Aktivit�at unter Einhaltung der Taktperiode	(G). Die Bestimmung der Werte r(v) erfolgt also gem�a�r(v) = r(v) + 1 falls g(v) > cG ^ �(v) � 	(G) : (4.11)In Bild 4.9 ist ein Beispiel gezeigt. Beide Schaltungen im Bild besitzen die gleiche minima-le Taktperiode 	(G) = 3. In der obere Schaltung jedoch haben die Pfade v2 �! v4 undv3 �! v4 unterschiedliche Pfadverz�ogerungen, was am Ausgang des Knotens v4 die Wahr-scheinlichkeit f�ur Glitches erh�oht. Durch die Registerverteilung in der unteren Schaltungkann dies vermieden werden.F�ur die Automatisierung der Retiming-Methode zur Minimierung der Glitch-Aktivit�atwird der Algorithmus LPWR (Low PoWer Retiming) formuliert. Dieser Algorithmus be-wirkt eine Umplatzierung der Register in einer Schaltung durch Retiming, sodass alle Glitch-Gewichte g(v) kleiner oder gleich einer vorgegebenen, maximal tolerierbaren Glitch-Aktivit�atcG sind, falls eine derartige Registerplatzierung gefunden werden kann. Zun�achst wird dazuder Graph G der Schaltung initialisiert, d. h. alle Werte r(v) der Knoten werden zu Nullgesetzt. Dann wird f�ur alle Knoten in topologischer Reihenfolge g(v) ermittelt. Dabei werdenzwei F�alle unterschieden:1) Falls noch kein Retiming erfolgt ist, der Graph also noch wie bei der Initialisierung vor-liegt, werden beginnend an den Eing�angen der Schaltung die Werte g(v) in topologischerReihenfolge ermittelt.2) Falls bereits ein Retiming-Schritt erfolgt ist, so werden die Glitch-Aktivit�aten g(v) nurf�ur jene Knoten neu bestimmt, bei denen sich diese aufgrund einer Registerumplatzierungver�andert haben k�onnen.Falls g(v) gr�o�er als die maximal tolerierbare Glitch-Aktivit�at ist, so erfolgt ein Retiming-Schritt mit der entsprechenden Zuweisung der Werte r(v) und der Bestimmung der neuenRegisterpositionen gem�a� Gleichung (4.4). Da die in der Schaltung neu platzierten Registerjeweils von den Kanten abgezogen werden, die am n�achsten zu den Eing�angen der Schaltung
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v 6Bild 4.9. Minimierung der Glitch-Aktivit�at unter Beibehaltung der minimalen Taktperiode. F�urbeide Schaltungen ist 	(G) = 3, in der unteren Schaltung sind die ungleich langen Pfade v2 �! v4und v3 �! v4 durch Register synchronisiert und dadurch die Wahrscheinlichkeit f�ur Glitches amAusgang von Knoten v4 minimiert.liegen, ist es m�oglich, dass nach einem Retiming mit Registerumplatzierung registerfreiePfade p existieren, die an den Eing�angen der Schaltung entspringen, wobei f�ur mindestenseinen Knoten v 2 p gilt g(v) > cG. Dies f�uhrt dazu, dass im n�achsten Schritt in diesemPfad wieder ein Register platziert wird. Dieses Register wird von den Kanten mit w(e) > 0abgezogen, die am n�achsten zum Ausgang der Schaltung liegen. Wurden in diesen Kantenjedoch erst im vorhergehenden Schritt Register platziert, so wird durch den Abzug derRegister die geforderte Reduzierung der Glitch-Aktivit�at wieder zerst�ort. Die Folge davon isteine Oszillation des Algorithmus', bei der die Register alternierend zwischen zwei Positionenumplatziert werden. Um dies zu verhindern, werden Kanten, in denen bereits einmalRegister zur Reduzierung der Glitch-Aktivit�at platziert wurden, mit einer Marke m(e) = 1versehen. Ergibt sich f�ur eine markierte Kante nach einem Retiming-Schritt wr(e) = 0, d.h. dass kein Register mehr in der Kante liegt, so wird der Algorithmus abgebrochen, cGkann nicht eingehalten werden. Ansonsten terminiert der Algorithmus, wenn alle Knoten intopologischer Reihenfolge abgearbeitet wurden und gilt: 8v 2 V : g(v) � cG.



48 4. Retiming und Pipelining als Methoden zur Reduzierung der VerlustleistungAlgorithmus LPWR: Bestimmung der Werte r(v) f�ur eine vorgegebene maximal tole-rierbare Glitch-Aktivit�at cG falls eine L�osung gefunden werden kann.BEGINNNummeriere alle Knoten in G in topologischer Reihenfolge.Initialisiere: 8e 2 E, setze m(e) = 0.F�UR v = 1 BIS jV j:8v 2 V , setze r(v) = 0Bestimme g(v)FALLS g(v) > cG:Setze r(v) = r(v) + 1 f�ur den Knoten v und alle Nachfolgerknotenbis zu Kanten mit w(e) > 0. Falls dabei ein Ausgang der Schaltungerreicht wird, beginne bei allen Eing�angen und setze in topologischerReihenfolge alle r(v) = r(v) + 1 bis zu Kanten mit w(e) > 0.ENDE der 1. AbfrageF�UR e = 1 BIS jEjwr(e) = w(e) + r(v) � r(u) :FALLS (w(e) = 0 und wr(e) > 0):m(e) = 1.ENDE der 2. AbfrageFALLS (w(e) > 0 und wr(e) = 0 und m(e) = 1 ):Abbruch von Algorithmus LPWR.ENDE der 3. AbfrageENDE der Schleifew(e) = wr(e) :ENDE der SchleifeENDEDer in dieser Form angegebene Algorithmus LPWR beinhaltet nur die Optimierungbez�uglich der Glitch-Aktivit�at. F�ur die Kombination mit der Minimierung der Taktperiodemuss die 2. Abfrage entsprechend um die Bedingung �(v) > c erweitert werden. Zur Ver-deutlichung der Arbeitsweise des Algorithmus' ist in Bild 4.10 ein Beispiel f�ur das Retimingeiner Schaltung angegeben.4.3 Minimierung der ungewollten Schaltaktivit�at durch RetimingIm vorangegangenen Abschnitt wurde das maximal tolerierbare Glitch-Gewicht cG festvorgegeben. Im Folgenden soll nun der Algorithmus LPWR in ein Optimierungsverfahreneingebunden werden, welches das minimal m�ogliche Glitch-Gewicht zu erreichen versucht.Analog zu den Pfadverz�ogerungszeiten D(u; v) zwischen Knoten u und v kann nun ein ma-ximales Glitch-Gewicht DG(u; v) aller Pfade zwischen den Knoten u und v de�niert werden.Als Startwert f�ur die zu �uberpr�ufende Glitch-Aktivit�at cG wird maxfDG(u; v)g gew�ahlt.Der Algorithmus wird abgebrochen, sobald cG um weniger als eine vorgegebene Schranke "von der tats�achlichen minimal m�oglichen Glitch-Aktivit�at abweicht. Zur Automatisierungder Optimierung einer Schaltung hinsichtlich minimaler Glitch-Aktivit�at durch Retimingwird der folgende Algorithmus OPTPWR (OPTimize PoWer by Retiming) formuliert.
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v7v4Bild 4.10. Beispiel f�ur den Retiming mit dem Algorithmus LPWR. a) Initialisierung: setze aller(vi) = 0. Bestimme g(vi). b) Es sei g(v8) > cG. Setze r(v8 = 1. Erh�ohe r(vi) f�ur alle nachfolgendenKnoten um eins, somit r(v9) = 1. Hier ist der Ausgang der Schaltung erreicht. Beginne am Eingangund erh�ohe alle r(vi) um eins bis zu Kanten, die Register enthalten, somit r(v1) = 1, r(v2) = 1. c)Bestimme die neuen Registerpositionen mit wr(e) = w(e) + r(v) � r(u) und markiere die Kantenv5 �! v8 und v6 �! v8. Im n�achsten Schritt m�ussen die Glitch-Gewichte f�ur die im Bild grauhervorgehobenen Knoten v4, v6 und v7 nicht neu bestimmt werden.



50 4. Retiming und Pipelining als Methoden zur Reduzierung der VerlustleistungAlgorithmus OPTPWR:Minimierung der Glitch-Aktivit�at durch Retiming. Innerhalbeiner Toleranz ".BEGINNgges;i =1Bestimme DG(u; v) f�ur alle (u; v).Setze cG = maxfDG(u; v)g, cu = 0, co = cG.WIEDERHOLE bis co � cu � ":Starte Algorithmus LPWR mit cG als maximaltolerierbares Glitch-Gewicht.FALLS f�ur cG ein g�ultiges Retiming existiert:Bestimme gges;i = jV jXv=1 g(v).FALLS gges;i > gges;i�1:Beende OPTPWR.co = cG.cG = cG+cu2 .SONST cu = cG.cG = cG+co2 .ENDE der AbfrageSetze gges;i�1 := gges;i.ENDE der SchleifeENDEWie bereits angesprochen, h�angt das Glitch-Gewicht eines Knotens von den Register-positionen in der Schaltung ab. Aufgrund dieser Eigenschaft kann im allgemeinen nichtgarantiert werden, dass mit dem hier vorgestellten Retiming-Verfahren die tats�achlich opti-male Registerpositionierung f�ur minimale Glitch-Aktivit�at gefunden wird. Ausserdem mussnach dem Retiming �uberpr�uft werden, ob die gesamte Glitch-Aktivit�at in der Schaltung nachdem Retiming tats�achlich geringer ist als zuvor. Diese �Uberpr�ufung erfolgt im AlgorithmusOPTPWR immer nachdem f�ur ein bestimmtes cG ein g�ultiges Retiming gefunden wurde.Hat sich die Glitch-Aktivit�at insgesamt erh�oht, so bricht der Algorithmus ab. Als L�osungwird das vorherige Retiming genommen. In allen untersuchten Schaltungen ergab sich mitjedem g�ultigen Retiming immer eine Verringerung der gesamten Glitch-Aktivit�at und dahereine Verringerung der Verlustleistung.Das Schaltungsbeispiel in Bild 4.11 verdeutlicht die Glitch-Minimierung mittels Reti-ming. Der kombinatorische Teil entspricht der ISCAS Benchmark-Schaltung C17. Die ma-ximale Glitch-Aktivit�at an den Ausg�angen der Gatter in der nichtoptimierten Schaltungbetr�agt 7% und wurde mit der Methode GC ermittelt. Das Ziel sei nun, die Register soin der Schaltung zu platzieren, dass die Glitch-Aktivit�aten an allen Ausg�angen der Gatterzu Null werden. Die vorgegebene maximal tolerierbare Glitch-Aktivit�at ist somit co = 0.Nach dem ersten Retiming-Schritt wird eine Stufe von Registern in der Schaltung platziert.Die maximale Glitch-Aktivit�at wird dadurch auf 5% reduziert. Nach einem zweiten Reti-ming Schritt schlie�lich wird eine Registerpositionierung erreicht, bei der die Pfade zu denEing�angen aller Gatter die gleiche L�ange besitzen. Die Glitch-Aktivit�at in der Schaltung ist



4.3 Minimierung der ungewollten Schaltaktivit�at durch Retiming 51somit vollst�andig eliminiert. Nat�urlich muss auch der zus�atzliche Leistungsverbrauch, den
a)

b)

c)

max{a(v)} = 0.07

max{a(v)} = 0.05

max{a(v)} = 0.0

Bild 4.11. Retiming einer Schaltung mit OPTPWR. a) Urspr�ungliche Schaltung. b) Nach demersten Retiming-Schritt. c) Nach dem zweiten Retiming-Schritt.



52 4. Retiming und Pipelining als Methoden zur Reduzierung der Verlustleistungdie Register selbst verursachen, in der Leistungsbilanz ber�ucksichtigt werden. Wird Retimingim eigentlichen Sinne angewandt, d. h. es werden keine zus�atzlichen Register k�unstlich in dieSchaltung eingef�ugt, ist es dennoch m�oglich, dass die Summe der Register in der Schaltungvor und nach dem Retiming unterschiedlich ist. Dies ist zum Beispiel f�ur jeden Retiming-Schritt in Bild 4.11 der Fall, wobei sich hier die Zahl der Register verringert, was sich positivauf den Leistungsverbrauch auswirkt. Je nach Schaltung kann die Zahl der Register nachdem Retiming aber auch ansteigen. Im allgemeinen wird sich jedoch die Anzahl der Registervor und nach dem Retiming einer Schaltung weniger gravierend unterscheiden, als im Falldes Pipelinings, da dabei zus�atzliche Register von aussen in die Schaltung gebracht werden.Hinzu kommt die st�arkere Belastung des Taktsystems. Retiming und Pipelining zur Reduzie-rung von Glitches in einer Schaltung sind nat�urlich nur dann sinnvoll, wenn der zus�atzlicheLeistungsverbrauch der Register und des Taktsystems den Gewinn aus der Reduzierung derGlitches nicht �ubersteigt. Eine M�oglichkeit, den zus�atzlichen Leistungsverbrauch zu reduzie-ren, besteht in der Verwendung von Latches anstatt von Registern als getaktete Elemente.Wenn m�oglich sollten Register immer in Latches aufgespalten und diese getrennt verscho-ben werden, um eventuell Inverter einsparen zu k�onnen, wie dies in Abschnitt 4.1.1 gezeigtwurde.Im Folgenden sind einige Ergebnisse angegeben. Die Algorithmen wurden dazu als C-Programme implementiert. In Tabelle 4.1 sind die Ergebnisse f�ur einige ISCAS Benchmark-Schaltungen aufgelistet. Da es sich hierbei zun�achst um rein kombinatorische Schaltungenhandelt, wurden die Register vor dem Start des Optimierungsverfahrens gleichm�a�ig an denEing�angen der Schaltungen verteilt, d. h. gleich viele Register an jedem Eingang platziert.Es wurde versucht, die maximale Glitch-Aktivit�at maxfa(v)g an den Ausg�angen der Gatterin den Schaltungen auf h�ochsten 5% zu dr�ucken, d. h. bei 100 Schaltvorg�angen am Ausgangeines Knotens durften maximal 5 ungewollte Schaltvorg�ange auftreten. Die dazu jeweils nachdem Retiming n�otige Registeranzahl ist in der vierten Spalte der Tabelle angegeben. DieBestimmung der Glitch-Gewichte wurde mit der MethodeGC mit jeweils 1000 Testvektorendurchgef�uhrt. Die Tabelle zeigt die Summe der Glitch-Aktivit�aten an den Knoten vor demRetiming mit OPTPWR und die Summe der Glitch-Aktivit�aten nach der Optimierung.Desweiteren sind die Prozessorzeiten f�ur den Algorithmus OPTPWR auf einer SUN Ultra10 Workstation angegeben.Anzahl Register Register Rechenzeit PjV jv=1 g(v) PjV jv=1 g(v)Schaltung der vor nach in vor nachGatter Retiming Retiming Sekunden Retiming Retimingsct 91 19 26 2.20 0.44 0.15x4 389 282 108 3.92 2.38 0.44i6 340 138 404 20.13 17.64 0.00cmb 41 32 22 0.80 0.21 0.10C17 6 5 4 0.02 0.20 0.17C1355 546 410 375 9384 50.47 31.21Tabelle 4.1. Vergleich der maximalen Glitch-Aktivit�at an den Ausg�angen der Gatter in ISCASBenchmark-Schaltungen vor und nach Optimierung mit OPTPWR.Tabelle 4.2 zeigt die Simulationsergebnisse hinsichtlich des Leistungsverbrauchs vonvier verschiedenen Datenpfadkomponenten: einen 8 � 8 Wallace-Tree, einen 5 � 5 Brown-



4.3 Minimierung der ungewollten Schaltaktivit�at durch Retiming 53Multiplizierer und zwei verschiedene Implementierungen einer Kaskade von drei CORDIC-Stufen, einmal in Carry-Ripple- und einmal in Carry-Save-Architektur. Die einzelnen Stufenbewirken Drehungen des Datenvektors um 45o, 26:57o und 14:04o. Die Tabelle zeigt die Er-gebnisse f�ur die rein kombinatorischen und f�ur die mit ein und zwei Pipelinestufen versehenenVersionen der Schaltungen. Dabei wurden anstatt von Registern einfache dynamische Lat-ches als getaktete Elemente verwendet. Die Latches wurden vor Beginn der Optimierung anden Eing�angen der Schaltungen platziert. Der zus�atzlich durch die Latches verursachte Lei-stungsverbrauch wurde in den Simulationen ebenfalls ber�ucksichtigt. Die Inverter der Latcheswurden nach M�oglichkeit weggelassen, sobald dies ohne Beeintr�achtigung der Funktion derSchaltung m�oglich war (siehe Abschnitt 4.1.1 Bild 4.3). Die urspr�unglichen, rein kombinato-rischen Schaltungen wurden als Layouts in 1�m Technologie implementiert und anschlie�endunter Ber�ucksichtigung aller parasit�aren Kapazit�aten mit SPICE simuliert. Auf gleiche Wei-se wurden die durch Optimierung mit OPTPWR erhaltenen Graphen in Form von Layoutsder zugeh�origen Schaltungen realisiert und simuliert. An den Ergebnissen ist au��allig, dassdie gr�o�te Leistungseinsparung bereits durch die Einf�uhrung einer Pipeline-Stufe bewirktwird. Beim 8� 8 Wallace-Tree steigt sogar die Verlustleistung bei zwei Pipeline-Stufen wie-der etwas an. Der Grund daf�ur ist der zus�atzliche Leistungsverbrauch der Latches, der denGewinn durch die Reduzierung der Glitch-Aktivit�at in diesem Fall �ubersteigt. Dies liegtan der speziellen Wallace-Tree-Architektur. Im Gegensatz zum schichtweisen Aufbau einesBrown-Multiplizierers mit seiner typischen Addiereranordnung in einem regul�aren Feld, weistdie Wallace-Tree-Architektur eine weniger regul�are Baumstruktur auf. Die h�oheren Bits derZwischenergebnisse aus den Additionen in den verschiedenen Stufen des Wallace-Trees wer-den teilweise nicht zur unmittelbar n�achsten, sondern gegebenenfalls �uber mehrere Stufenweitergereicht. Daher ergibt sich eine stark unterschiedliche logische Tiefe f�ur nieder- undh�oherwertige Bits. Bei der Optimierung der Schaltung durch Retiming oder Pipelining kom-men h�au�g Latches in den Leitungen der h�oherwertigen Bits hintereinander zu liegen, sodassdie Inverter nicht eingespart werden k�onnen. Dies wirkt sich negativ auf den Leistungsver-brauch aus, wie die in Tabelle 4.2 f�ur den 8 � 8 Wallace-Tree mit zwei Pipeline-Stufendokumentiert ist.Das vorgestellte Verfahren zum Retiming und Pipelining von Schaltungen zur Reduzie-rung der ungewollten Schaltaktivit�at durch Glitches wurde hier anhand von Beispielschal-tungen mit azyklischen Signalussgraphen dargelegt. Grunds�atzlich ist das Verfahren auchf�ur zyklische Graphen r�uckgekoppelter Schaltungen anwendbar. In physikalisch realisierba-ren Schaltungen muss eine geschlossene Schleife mindestens ein Register enthalten. F�ur dieAnwendung des Algorithmus' LPWR werden alle geschlossenen Schleifen des Graphen anjeweils einer Kante, die ein Register enth�alt, aufgetrennt. Das zum Register f�uhrende St�uckder durchtrennten Kante wird als Ausgang, das vom Register wegf�uhrende St�uck als Eingangder Schaltung betrachtet. Das Register selbst wird an diesen neuen Eingang gelegt. Somitist der Graph wieder azyklisch und die Methode kann wie beschrieben angewendet werden.Nat�urlich m�ussen die durch das Auftrennen von Schleifen entstandenen Ein- und Ausg�angebei der eigentlichen Realisierung der Schaltung wieder verbunden werden.Das Pipelining von geschlossenen Schleifen ist jedoch nicht m�oglich. Dies folgt aus derForderung, dass die Anzahl der Register in einer Schleife invariant gegen�uber Retiming ist.Um jedoch die Anzahl der in einer Masche zur Verf�ugung stehenden Register erh�ohen zuk�onnen und damit mehr M�oglichkeiten zur Reduzierung der Glitches zu haben, kann dieMethode des sog. Slowdown angewendet werden. Leiserson und Saxe stellen diese Methode



54 4. Retiming und Pipelining als Methoden zur Reduzierung der VerlustleistungLatch- Latches kap. SchaltleistungSchaltung Stufen insgesamt pro Eingangs�ubergang mW0 0 3.1698x8 1 39 2.699Wallace- Tree 2 57 2.7890 0 1.2035x5 Brown- 1 17 0.914Multiplizierer 2 30 0.9040 0 1.338CORDIC 1 8 1.085(Carry-Ripple) 2 16 0.9670 0 2.549CORDIC 1 18 2.082(Carry-Save) 2 34 2.045Tabelle 4.2. Kapazitive Schaltleistung von Datenpfad-Schaltungen mit unterschiedlich vielenPipeline-Stufen. In den angegebenen Werten f�ur die Verlustleistung pro Schaltvorgang ist auchdie Verlustleistung der Latches enthalten.in [41] vor. Dabei kann die Zahl der Register in einer Schleife um das n-fache erh�oht werden,wenn alle Daten um den Faktor n "verlangsamt" werden, d. h. bei gleichbleibender Taktratemuss jedes Datenwort n Taktperioden lang am Eingang der Schleife anliegen. In [89] wirddiese Methode verwendet, um die Zahl der zur Verf�ugung stehenden Register in Schleifenzu erh�ohen und damit die Verlustleistung durch Glitches zu reduzieren. Die Automatisie-rung dieses Verfahrens zur Verlustleistungsreduzierung in Schaltungen, die R�uckkopplungenenthalten, stellt eine Aufgabe f�ur k�unftige Forschungsaktivit�aten dar.



5. Optimale Transistordimensionierung zurReduzierung der Schaltaktivit�at in digitalenSchaltungen
In diesem Kapitel wird eine neue Methode vorgestellt, durch die unterschiedliche Pfad-verz�ogerungen in digitalen CMOS-Schaltungen auf Schaltkreisebene mittels Transistordi-mensionierung ausgeglichen werden k�onnen [68, 69, 88]. Dadurch gelingt es, die durch un-terschiedliche Pfadverz�ogerungen verursachte ungewollte Schaltaktivit�at zu reduzieren. Wieanhand einiger Beispiele gezeigt wird, f�uhrt dieses Verfahren zur Verringerung der Verlustlei-stung digitaler Schaltungen. Wesentlich bei diesem Verfahren ist, dass die kritischen Pfadeder Schaltung unver�andert bleiben. Es werden lediglich "zu schnelle" Pfade verlangsamt.Dadurch bleibt die Geschwindigkeit der Schaltung insgesamt unbeeinusst. Das Ausgleichenunterschiedlicher Pfadverz�ogerungen wurde bereits in [57] durch die Einf�uhrung zus�atzlicherVerz�ogerungselemente in die unkritischen Pfade von kombinatorischen Array- und Wallace-Tree-Multiplizierern als Methode zur Minimierung von Glitches verwendet. Dabei kann je-doch der Leistungsverbrauch durch die zus�atzlichen Verz�ogerungselemente (Bu�er) erheblichsein. In [84] werden nach der Geschwindigkeitsoptimierung einer Schaltung die Transistor-weiten in allen unkritischen Pfaden reduziert, um so die Gesamtkapazit�at der Schaltungzu verringern. Die Verringerung der Transistorweiten garantiert jedoch nicht das Ausglei-chen unterschiedlicher Verz�ogerungszeiten und damit die Eliminierung von Glitches. DieGeschwindigkeit eines CMOS-Gatters h�angt ausser von der Kanalbreite W auch von derKanall�ange L ab. In dem hier vorgestellten Verfahren wird das Balancieren von Pfadverz�oge-rungen als ein Optimierungsproblem beschrieben, bei dem sowohl die Kanalweiten als auchdie Kanall�angen der Transistoren als Variablen betrachtet werden. Eine wichtige Aufgabestellt die geeignete Modellierung der Schaltung dar. Insbesondere m�ussen dabei die Pfad-verz�ogerungen als Funktionen der TransistordimensionenW und L dargestellt werden. Durchdie Variation von W und L �andert sich jedoch auch die Eingangskapazit�at der Transisto-ren und damit auch die kapazitive Schaltleistung der gesamten Schaltung. Es besteht somitdie Gefahr, dass eine durch Transistordimensionierung erh�ohte kapazitive Schaltleistung dieLeistungsreduzierung durch die Verringerung der ungewollten Schaltaktivit�at aufwiegt odersogar �ubersteigt. Um dies zu verhindern, ist es bei diesem Verfahren notwendig, gleichzeitigmit den Pfadverz�ogerungen auch die Ver�anderung der kapazitiven Schaltleistung zu ber�uck-sichtigen. Bei der Modellierung muss deshalb auch die kapazitive Schaltleistung als Funktionder Transistordimensionen W und L dargestellt werden. F�ur die Behandlung solcher Pro-bleme, bei denen zwei oder mehrere, unter Umst�anden widerspr�uchliche Optimierungszielegleichzeitig betrachtet werden sollen, stellt die Mathematik so genannte Mehrziel- oder Vek-



56 5. Optimale Transistordimensionierung zur Reduzierung der Schaltaktivit�at indigitalen Schaltungentoroptimierungsverfahren zur Verf�ugung. Die Optimierung von Transistordimensionen wurdein fr�uher publizierten Arbeiten als Methode zur Erh�ohung der Schaltgeschwindigkeit ange-wendet [8, 9, 25, 27, 28]. Als Nebenbedingungen werden dabei zumeist die Verlustleistungund/oder die Chip�ache betrachtet. In [28] und [29] wird ein Mehrzieloptimierungsverfahrenzur Minimierung der Verz�ogerungszeit unter Ber�ucksichtigung der Chip�ache und der kapa-zitiven Schaltleistung pr�asentiert. In dem hier vorgestellten Verfahren wird die Fl�ache beider Optimierung zun�achst nicht ber�ucksichtigt. Eine Erweiterung des Verfahrens im Hinblickauf die Chip�ache ist jedoch auf einfache Weise m�oglich.Das Verfahren wird in mehreren Schritten vorgestellt. Zun�achst wird die Modellierungder Pfadverz�ogerungen und der kapazitiven Schaltleistung behandelt. Im weiteren folgt danndie Formulierung als Mehrzieloptimierungsproblem, und schlie�lich die Einbettung des Op-timierungsverfahrens in einen Algorithmus zur automatischen Optimierung von Schaltungenhinsichtlich minimaler Verlustleistung durch Transistordimensionierung.5.1 Modellierung der Verz�ogerungszeit und der Leistungsaufnahmevon CMOS-LogikgatternF�ur die Formulierung der Eigenschaften von Schaltungen in Abh�angigkeit von Bauteilgr�o�enist es zun�achst naheliegend, eine Modellierung auf der Bauteilebene zu w�ahlen. In den mathe-matischen Darstellungen der Verz�ogerungszeiten entlang der Pfade und der Verlustleistungder Schaltung kommen dann die W - und L-Werte aller Transistoren als Variablen vor. DieErmittlung der g�unstigsten Werte f�ur W und L stellt somit ein hochdimensionales Optimie-rungsproblem dar. Die Berechnungszeit f�ur die L�osung steigt mit der zunehmenden Dimen-sion des Problems. Zudem ist die individuelle Manipulation der einzelnen Transistoren nurbei einem vollst�andig manuellen Entwurf durchf�uhrbar. Obwohl das Verfahren selbst eineModi�kation auf Schaltkreisebene bewirkt, ist es f�ur die Reduzierung der Problemdimensi-on und f�ur die Beibehaltung einer modularen Schaltungsstruktur dennoch sinnvoll, bei derModellierung und der darauf basierenden Optimierung auf einer h�oheren Abstraktionsebeneanzusetzen. Das hier beschriebene Verfahren basiert auf einer Modellierung auf Gatterebene.Man spricht in diesem Fall allgemein von einer sog. Makromodellierung. Dabei reduziert sichdie gro�e Anzahl lokaler Parameter f�ur die einzelnen Transistoren auf einen Satz von re-pr�asentativen Parametern f�ur jedes Gatter. In dem hier diskutierten Fall beschr�ankt sich dieZahl der ver�anderlichen Parameter f�ur jedes Gatter auf jeweils einen charakteristischen Wertf�ur W und L. Falls W oder L eines Gatters ver�andert werden, so �andern sich entsprechendalle Werte vonW und L der einzelnen Transistoren in diesem Gatter um den gleichen Faktor.Im Folgenden werden die Modelle f�ur die Verz�ogerungszeit und den Leistungsverbrauch aufGatterebene detailliert behandelt.5.1.1 Verz�ogerungszeitmodellDie Verz�ogerungszeit eines einzelnen Gatters kann in zwei Anteile aufgespalten werden. Dererste Teil entspricht der Verz�ogerungszeit der Sprungantwort und ist von der Form des Ein-gangssignals unabh�angig. Der zweite Teil ber�ucksichtigt die Abh�angigkeit der Verz�ogerungs-zeit von der endlichen Steilheit der Flanken des Eingangssignals. Betrachtet man einen Pfadmit mehreren Gattern, so kann im Allgemeinen jedes Gatter eine andere Verz�ogerungszeitaufweisen. F�ur ein Gatter an der Position m gilt entsprechend eine Verz�ogerungszeit �m.



5.1 Modellierung der Verz�ogerungszeit und der Leistungsaufnahme von CMOS-Logikgattern57Die Verz�ogerung der Sprungantwort wird mit �s;m bezeichnet, die von der Flankensteilheitder Eingangssignale abh�angige Verz�ogerung mit �in;m. Die Verz�ogerungszeit des Gatters istsomit �m = �s;m + �in;m : (5.1)Die Nummerierung der Gatter in einem Pfad erfolgt in topologischer Reihenfolge. DieAnstiegs- bzw. Abfallzeit des Eingangssignals von Gatter m ist damit gleich der Anstiegs-bzw. Abfallszeit des Ausgangssignals von Gatter m � 1, �r=f ;m�1. Aus den oben genanntenDe�nitionen folgt sofort, dass �m = �s;m falls �r=f ;m�1 = 0.Die Verz�ogerung der Sprungantwort ist davon abh�angig, welcher �Ubergang der Signa-le am Eingang auftritt. Mit Hilfe eines Beispiels kann dies einfach gezeigt werden: F�urein UND-Gatter in 0:25�m-Technologie mit zwei Eing�angen und einer Ausgangslast von5fF ergibt sich beim Eingangs�ubergang 11 �! 00 eine Verz�ogerungszeit von 0:4ns. DieVerz�ogerungszeit beim Eingangs�ubergang 00 �! 11 hingegen betr�agt 0:75ns. Dies stelltein Problem bei der Modellierung der Gatter dar, da diese in mathematisch geschlossenerForm und unabh�angig von den Daten erfolgen soll. Das Ziel ist, durch ein Optimierungs-verfahren die unterschiedlichen Verz�ogerungen der Signalpfade in einer Schaltung so aus-zugleichen, dass die M�oglichkeit f�ur das Auftreten von Glitches minimiert wird. Dies kanno�ensichtlich nur f�ur bestimmte Signalwechsel exakt erreicht werden. In einem datenun-abh�angigen mathematischen Modell f�ur die Verz�ogerungszeit eines Gatters kann nur einbestimmter Fall einer Pfadsensibilisierung ber�ucksichtigt werden. Nur f�ur den Signalwech-sel, bei dem der im Modell ber�ucksichtigte Fall auftritt, kann auch die Verz�ogerungszeitdurch Transistordimensionierung genau eingestellt werden. Ist die Signalstatistik bekannt,d. h. mit welcher Wahrscheinlichkeit bestimmte �Uberg�ange an den Eing�angen auftreten, soist es sinnvoll, dies im Modell zu ber�ucksichtigen. Es sollten dann die Signalpfade model-liert mit wahrscheinlichstem �Ubergang sensibilisiert werden. Falls �uber die Signalstatistika priori keine Aussagen gemacht werden k�onnen, liegt es nahe zu versuchen, die durch-schnittlichen Verz�ogerungszeiten der verschiedenen Signalpfade aneinander anzugleichen. Indiesem Fall muss der �Ubergang modelliert werden, dessen Verz�ogerungszeit am n�achstenzur durchschnittlichen Verz�ogerungszeit des Gatters liegt. In der Praxis erweist es sich je-doch als sinnvoll, die Worst-Case-Verz�ogerungszeiten der Gatter im Modell zu verwenden.Der Worst-Case kann mit einem RC-Verz�ogerungszeitmodell einfach und hinreichend genauermittelt werden. Wie die sp�ateren Experimente zeigen, kann durch den Angleich der Worst-Case-Verz�ogerungszeiten von Pfaden, die in einem Knoten zusammenlaufen, die ungewollteSchaltaktivit�at erheblich verringert werden. Im Vergleich dazu wurden durch den Angleichder durchschnittlichen Verz�ogerungszeiten in Experimenten schlechtere Ergebnisse erzielt.Die Verz�ogerung der Sprungantwort �s;m wird im Folgenden mit dem Elmore-Delay-Modell [22, 50, 56] beschrieben. Die Modellbeschreibung erfolgt am Beispiel eines UND-Gatters, wie es in Bild 5.1 dargestellt ist. F�ur das Elmore-Delay-Modell werden die Transi-storen der Schaltung durch lineare Kapazit�aten und Widerst�ande ersetzt. Der Worst-Casetritt auf, wenn die parasit�aren Kapazit�aten der Schaltung und die Lastkapazit�at nach demWechsel des Eingangszustandes umgeladen werden m�ussen. Im vorliegenden Beispiel erfolgtein vollst�andiges Auaden der inneren Knoten bei der Eingangsbelegung A = 0, B = 0.In diesem Fall werden die Drain-Source Kapazit�aten am Knoten 1 auf die Betriebsspan-nung UB geladen. Die Lastkapazit�at und die Drain-Source Kapazit�aten am Knoten 3 werdenvollst�andig gegen Masse entladen, am Ausgang liegt eine logische "0". Es sei ausserdemangenommen, dass durch eine vorhergehende Eingangsbelegung A = 0, B = 1 die Drain-
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Bild 5.1. UND-Gatter und zugeh�origes RC-Modell des l�angsten Pfades.Source Kapazit�aten der NMOS-Transistoren am Knoten 2 auf UB geladen wurden. Erfolgtnun ein Wechsel der Eingangssignale (A;B) : (0; 0) �! (1; 1), so m�ussen zun�achst dieKapazit�aten an den Knoten 1 und 2 entladen werden, um am Eingang des Inverters eine"0" zu erzeugen. Dadurch wird der PMOS-Transistor des Inverters am Ausgang leitend unddie Lastkapazit�at sowie die Drain-Source Kapazit�aten am Knoten 3 auf UB geladen. AmAusgang des UND-Gatters liegt damit der logische Zustand "1". In Tabelle 6.1 in Abschnitt6.2.1 ist dieser Worst-Case f�ur den �Ubergang (0; 0) �! (1; 1) erkennbar. Die entsprechendeRC-Ersatzschaltung zur Modellierung des dabei auftretenden l�angsten Pfades ist im Bild5.1 rechts dargestellt. Dabei wurden die leitenden Transistoren durch ihre endlichen Kanal-widerst�ande, die gesperrten Transistoren durch Leerl�aufe ersetzt.Zur Minimierung der Rauschemp�ndlichkeit von CMOS-Gattern wird die Schaltschwellein die Mitte zwischen 0V und UB gelegt. Dazu muss f�ur die Steilheitsfaktoren der Transistorengelten, �N = �P. Dies wird dadurch erreicht, dass die Kanalwiderst�ande von N- und PMOS-Transistoren gleich gew�ahlt werden, RN;m = RP;m = Rm. Damit dies erf�ullt ist, muss beigleicher Kanall�ange Lm ein festes Verh�altnis zwischen den Kanalweiten eingehalten werden,d. h. die Kanalweiten von P- und NMOS-Transistor unterscheiden sich durch einen festenFaktor s, sodass gilt �WmLm �P = s�WmLm �N : (5.2)Die Drain- und Source-Kapazit�aten der Transistoren sind proportional zu den Fl�achen vonDrain- bzw. Source-Gebieten. Diese Fl�achen wiederum �andern sich proportional zu den Ka-nalweiten der Transistoren, sind jedoch konstant gegen�uber den Kanall�angen. F�ur die Drain-und Source-Kapazit�aten von P- und NMOS-Transistoren gilt somitCd=sN;m = 1sCd=sP;m = Cd=s;m : (5.3)Die Gate-Kapazit�at eines Transistors ist proportional zur Fl�ache des Gates und somit pro-portional zum Produkt aus Kanall�ange und Kanalweite. Da die Kanall�angen von N- undPMOS-Transistoren gleich sind, ergibt sich f�ur die Gate-Kapazit�aten das gleiche Verh�altniswie f�ur die Drain-/Source-Kapazit�aten:CgN;m = 1sCgP;m = Cg;m : (5.4)



5.1 Modellierung der Verz�ogerungszeit und der Leistungsaufnahme von CMOS-Logikgattern59Die Widerst�ande und Kapazit�aten lassen sich damit in Abh�angigkeit von den Transistordi-mensionen ausdr�ucken. Dabei gilt f�ur die Kanalwiderst�andeRm = r LmWm ; (5.5)f�ur die Drain- und Source-Kapazit�atenCd=s;m = cd=sWm (5.6)und f�ur die Gate-Kapazit�aten Cg;m = cgWmLm : (5.7)Die Lastkapazit�at CL;m ist proportional der Fl�ache der Transistor-Gates der folgenden Gatterin Position m + 1 und proportional der Anzahl der Gates, die an den Ausgang von Gatterm angeschlossen sind. Da in der CMOS-Schaltungstechnik zu jedem NMOS-Transistor einkomplement�arer PMOS-Transistor existiert ist es ausreichend, die Anzahl der Transistoreneines Typs zu bestimmen. Diese Zahl wird mit �m+1 bezeichnet. Mit den Gleichungen (5.4)und (5.7) folgt CL;m = �m+1(1 + s)cgWm+1Lm+1 : (5.8)Die Gr�o�en r, cd=s und cg sind materialspezi�sche Konstanten und nur von der jeweiligenTechnologie abh�angig.F�ur die Schaltung aus Bild 5.1 ergibt sich gem�a� dem Elmore-Delay-Modell die Zeit �RC,nach der die Ausgangsspannung bei sprunghafter Erregung am Eingang auf das (1� 1e )-facheder Versorgungsspannung angestiegen ist zu�RC = RN;m � 2Cd=sN;m + 2RN;m � (2Cd=sP;m +Cd=sN;m + CgN;m +CgP;m)+RP;m � (Cd=sP;m + Cd=sN;m + CL;m) : (5.9)Die Verz�ogerungszeit eines Gatters wird �ublicherweise als die Zeit de�niert, nach der dasAusgangssignal UB2 erreicht hat. Die Zeit �RC muss deshalb noch mit einem konstanten Faktorvon 0:8 multipliziert werden, um die eigentliche Verz�ogerung der Sprungantwort des Gatterszu erhalten. �s;m = 0:8 � �RC (5.10)Ersetzt man in Gleichung (5.9) die Widerst�ande und Kapazit�aten durch die entsprechendenAusdr�ucke aus (5.3), (5.4), (5.5), (5.6), (5.7) und (5.8), so erh�alt man schlie�lich die Worst-Case-Verz�ogerung des Gatters bei sprunghafter Erregung als Funktion der Transistordimen-sionen W und L.�s;m = 0:8 � �5rcd=s(1 + s)Lm + 2rcg(1 + s)L2m + rcg�m+1(1 + s) LmWmWm+1Lm+1� (5.11)Anmerkung: Das Elmore-Delay-Modell ist eine heuristische Methode zur Berechnungder dominanten Zeitkonstanten in RC-Schaltungen. In diesen Schaltungen ergeben sichnat�urlich gem�a� dem Grad eine Reihe von Zeitkonstanten. Das Elmore-Delay-Modell istalso eine N�aherung erster Ordnung.



60 5. Optimale Transistordimensionierung zur Reduzierung der Schaltaktivit�at indigitalen SchaltungenDer zus�atzliche Beitrag �in;m zur Verz�ogerungszeit eines Gatters in (5.1) dient zur Ber�uck-sichtigung der endlichen Flankensteilheit der Eingangssignale. In [27] und [28] wird dieserBeitrag in Abh�angigkeit von der Anstiegs- bzw. Abfallszeit des Ausgangssignals des vor-hergehenden Gatters, �r=f ;m�1, ausgedr�uckt. Zur Vereinfachung wird angenommen, dass dieAnstiegs- und Abfallzeiten der Signalanken gleich sind.�in;m = ��r=f;m�1 �1 + 2UthUB � (5.12)Dabei ist � ein freier Parameter, der zum Abgleich technologiebedingter Schwankungen von�in;m dient. In erster N�aherung kann der Verlauf der Signalanken der Eingangsspannung uin�uber der Zeit als linear angesehen werden. Dies gilt insbesondere im interessierenden BereichUth � uin � UB � Uth. In [28] ist eine Formel f�ur die lineare Approximation �e� ;m�1 derAnstiegs- bzw. Abfallzeit �r=f ;m�1 angegeben:�e� ;m�1 = 83 ln 3�s;m�1 �1� 0:27UthUB � : (5.13)Die von der Eingangssignalanke abh�angige Verz�ogerungszeit kann damit als Funktion derVerz�ogerung der Sprungantwort des vorhergehenden Gatters ausgedr�uckt werden. Dazu wirdin Gleichung (5.12) �r=f ;m�1 durch die lineare Approximation �e� ;m�1 ersetzt. Somit ergibtsich �in;m = � 83 ln 3  1 + 1:73UthUB � 0:54�UthUB �2! � �s;m�1 : (5.14)Fasst man alle technologieabh�angigen Gr�o�en in der Konstanten K zusammen, so erh�altman �in;m = K � �s;m�1 : (5.15)Die gesamte Verz�ogerungszeit des Gatters berechnet sich nach Gleichung (5.1) aus der Sum-me der Verz�ogerung der Sprungantwort und dem zus�atzlichen Beitrag aufgrund der endlichenFlankensteilheit. Aus (5.1) (5.11) und (5.15) folgt�m = K �  5rcd=s(1 + s)Lm�1 + 2rcg(1 + s)L2m�1 + rcg�m(1 + s) Lm�1Wm�1WmLm!+5rcd=s(1 + s)Lm + 2rcg(1 + s)L2m + rcg�m+1(1 + s) LmWmWm+1Lm+1= k1Lm�1 + k2L2m�1 + k3 Lm�1Wm�1LmWm + k4Lm + k5L2m + k6 LmWmLm+1Wm+1: (5.16)Die technologieabh�angigen Parameter sind hierbei in den Konstanten k1 : : : k6 zusammenge-fasst.Bislang wurde nur die Verz�ogerungszeit eines einzelnen UND-Gatters modelliert. F�ur al-le anderen Gattertypen sowie auch f�ur komplexere Bl�ocke wie Volladdierer, l�asst sich dieVerz�ogerungszeit nach dem gleichen Prinzip modellieren. Soll nun die Worst-Case-Verz�oge-rungszeit entlang eines Pfades p ermittelt werden, so ist dies durch einfache Summation allerVerz�ogerungszeiten der Einzelgatter in diesem Pfad m�oglich. Fasst man die Gatter wiederals Knoten eines Graphen auf, dann berechnet sich die Verz�ogerungszeit �p f�ur einen Pfadp : v1 �! vN gem�a� �p = NXm=1 �m : (5.17)



5.1 Modellierung der Verz�ogerungszeit und der Leistungsaufnahme von CMOS-Logikgattern61Sind die Eing�ange des ersten Gatters (m = 1) prim�are Eing�ange der Schaltung, so ist �r=f ;0 in(5.12) durch die entsprechende Anstiegs- bzw. Abfallszeit des Eingangssignals zu ersetzen unddiese Formel f�ur die ankenabh�angige Verz�ogerungszeit von Gatter Nummer 1 zu verwenden.Das Verz�ogerungszeitmodell soll im Folgenden mit einer SPICE-Simulation �uberpr�uftwerden. F�ur die SPICE-Simulation werden dazu die f�ur die verwendete Technologie verf�ugba-ren Transistormodelle eingesetzt. Die Beispielschaltung ist in Bild 5.2 gezeigt. Um die Er-
t

m-1
m

m+1Bild 5.2. Beispielschaltung zum Vergleich des Verz�ogerungszeitmodells mit einer SPICE-Simulation.gebnisse zweidimensional darstellen zu k�onnen wird hier eine einfache Beispielschaltung mitdrei Gattern verwendet. Die Netzliste f�ur die SPICE-Simulation ist aus dem Layout derSchaltung extrahiert (0:25�m-Technologie). F�ur diesen Vergleich werden die L�angen- undWeitenverh�altnisse der Gatter zueinander variiert und der Einuss auf die Verz�ogerungszeitdes Pfades entlang der ersten beiden Gatter bestimmt. Die Werte vonWm und Lm sind dabeikonstant gehalten. Das Diagramm in Bild 5.3 zeigt das Ergebnis des Vergleichs zwischen derSPICE-Simulation und der Berechnung der Verz�ogerungszeiten mit dem oben hergeleitetenModell.Die mit Hilfe des Modells berechneten Verz�ogerungszeiten stimmen gut mit den Simu-lationsergebnissen �uberein. F�ur gr�o�ere Verh�altnisse � ergeben sich st�arkere absolute Ab-weichungen. Gro�e Unterschiede zwischen den Transistordimensionen benachbarter Gattertreten jedoch in der Praxis zumeist nicht auf. Zudem reicht f�ur den Zweck der Ermittlungvon Unterschieden in der Verz�ogerungszeit eine relative Genauigkeit aus. Diese ist mit demvorgestellten Modell gegeben, wie Bild 5.3 zeigt: die Kurven f�ur unterschiedliche �m+1 habenweitgehend immer den gleichen Abstand zueinander. Die Abweichung der mit dem Modellermittelen Werte f�ur die Verz�ogerungszeiten von den durch Simulation bestimmten Wertenist kleiner als der Fehler, der durch die Annahme einer datenunabh�angigen Worst-Case-Verz�ogerung gemacht wurde. F�ur die hier beabsichtigte Anwendung des Modells, n�amlich ineinem Verfahren zur Glitch-Minimierung durch den Ausgleich unterschiedlicher Pfadverz�oge-rungen, k�onnen diese Abweichungen toleriert werden, da zur Unterdr�uckung von Glitches diePfade nicht unbedingt exakt abgeglichen werden m�ussen. Hier wirkt sich die Tatsache g�unstigaus, dass sehr kurze Glitches ged�ampft oder g�anzlich ausge�ltert werden (siehe Abschnitt3.4). Eventuelle Modellungenauigkeiten haben daher geringeren Einuss auf das eigentlicheEntwurfsziel, n�amlich die Reduzierung der Glitches.Als ein weiteres Beispiel wird die Kaskadierung von f�unf NAND-Gattern betrachtet,siehe Bild 5.4. Die Worst-Case-Verz�ogerung dieser Schaltung berechnet sich bei sprunghafter
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Bild 5.3. Verz�ogerungszeit t �uber die Gatter m � 1 und m f�ur verschiedene L�angen- und Weiten-verh�altnisse �m�1 = Wm�1Wm = Lm�1Lm und �m+1 = Wm+1Wm = Lm+1Lm . Die gestrichelte Linie zeigt dasErgebnis f�ur die Berechnung mit dem hier vorgestellten Verz�ogerungszeitmodell, die durchgezogeneLinie die Ergebnisse der SPICE-Simulationen.Bild 5.4. Kaskade von NAND-Gattern.Erregung an den Eing�angen des ersten Gatters zu�p = k3L1 + k4 L1W1W2L2 +  4Xm=1k1Lm�1 + k2 Lm�1Wm�1WmLm + k3Lm + k4 LmWmWm+1Lm+1!+k1L4 + k2 L4W4W5L5 : (5.18)Die L�angen aller Transistoren sind fest. Das Ziel ist nun, jenes Weitenverh�altnis Wm+1Wm , m =1 : : : 5, zu �nden, bei dem �p minimal wird. Das errechnete optimale Weitenverh�altnis ist(Wm+1Wm )opt = 1:516. Bild 5.5 zeigt die mit SPICE ermittelten Worst-Case-Verz�ogerungszeitender Schaltung f�ur verschiedene Weitenverh�altnisse. Das optimale Weitenverh�altnis aus derSimulation stimmt fast exakt mit dem der Optimierung �uberein.5.1.2 Ein Modell f�ur die dynamische Verlustleistung von CMOS-GatternMit der �Anderung der Kanalweiten und -l�angen ver�andern sich auch die Fl�achen und damitdie Kapazit�aten der Gates sowie der Drain- und Source-Gebiete. Neben der kapazitivenSchaltleistung Ps ver�andert sich dadurch auch die dynamische Kurzschlussleistung Pk derSchaltung. Um den Einuss dieser �Anderungen auf den gesamten Leistungsverbrauch einerSchaltung bei der Optimierung der Transistordimensionen ber�ucksichtigen zu k�onnen, muss
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WmBild 5.5. Mit SPICE ermittelte Worst-Case-Verz�ogerungszeiten der Schaltung aus Bild 5.4 f�urunterschiedliche Weitenverh�altnisse.auch die dynamische Verlustleistung als Funktion der Kanall�ange L und der Kanalweite Wdargestellt werden.Die dynamische Verlustleistung eines CMOS-Gatters m kann als Summe aus kapazitiverSchaltleistung und dynamischer Kurzschlussleistung aufgefasst werden:Pm = Ps;m + Pk;m : (5.19)Die kapazitive Schaltleistung des UND-Gatters aus Bild 5.1 kann nach Gleichung (1.6) ausden Drain-/Source- und Gate-Kapazit�aten an den Knoten 1, 2 und 3 berechnet werden:Ps;m = �1fU2B(Cd=sN;m + 2Cd=sP;m +CgN;m +CgP;m) + �2fU2B2Cd=sN;m+�3fU2B(Cd=sN;m + Cd=sP;m) + �3fU2BCL : (5.20)Dabei sind �1, �2 und �3 die Schaltaktivit�aten an den Knoten 1, 2 und 3. Diese sind �uber dielogische Funktion der Schaltung fest mit den Schaltaktivit�aten an den Eing�angen verkn�upftund unabh�angig von den Transistordimensionen, �i 6= f(L;W ) 8 i. Mit den De�nitionen in(5.11) und (5.15) kann (5.20) als Funktion der Transistordimensionen formuliert werden.Ps;m = (1 + 2s)�1fU2Bcd=sWm + �2fU2B2cd=sWm + (1 + s)�1fU2BcgWmLm+(1 + s)�3fU2Bcd=sWm + (1 + s)�3fU2B�m+1cgWm+1Lm+1 : (5.21)Fasst man alle von den Transistordimensionen unabh�angigen Gr�o�en in den Konstanten c1, c2und c3 zusammen, so erh�alt man einen einfachen Ausdruck f�ur die kapazitive Schaltleistungeines UND-Gatters mit zwei Eing�angen, in Abh�angigkeit von den Kanall�angen und -weitendes betrachteten Gatters und der unmittelbar nachfolgenden Gatter.Ps;m = c1Wm + c2WmLm + c3Wm+1Lm+1 (5.22)Neben der Leistung, die beim Laden von Kapazit�aten aus der Quelle entnommen wird,bewirkt der Strom, der w�ahrend eines Umschaltvorgangs direkt von der Quelle zur Masse



64 5. Optimale Transistordimensionierung zur Reduzierung der Schaltaktivit�at indigitalen Schaltungenie�t, wenn NMOS- und PMOS-Bl�ocke gleichzeitig leiten, einen zus�atzlichen Leistungsver-brauch. Bereits in der Einleitung wurde diese Kurzschlussleistung f�ur einen unbelastetenInverter angegeben: Pk;m = �m12 �e� ;m�1f(UB � 2Uth)3 : (5.23)Hier wurde die Anstiegs- bzw. Abfallzeit des Eingangssignals durch die in Gleichung (5.13)angegebene e�ektive Anstiegs- bzw. Abfallzeit des Ausgangssignals des vorhergehenden Gat-ters ersetzt. Wie an gleicher Stelle in der Einleitung gezeigt wurde, ist der Kurzschlussstromumso gr�o�er, je kleiner die Lastkapazit�at am Ausgang ist. Das bedeutet, dass die obige For-mel f�ur den unbelasteten Fall eine obere Grenze f�ur die Kurzschlussleistung darstellt. DerSteilheitsfaktor �m ist in dieser Formel f�ur NMOS- und PMOS-Transistor gleich angenom-men, wobei �m � WmLm . Die Gleichung (5.23) kann auch f�ur allgemeine Gatter angewendetwerden, wenn man die gleichzeitig leitenden NMOS- und PMOS-Bl�ocke als jeweils einen ein-zigen Transistor mit entsprechendem Steilheitsfaktor au�asst. Nimmt man eine reale Lastungleich null am Ausgang des Gatters an, so kann (5.23) dennoch zur Berechnung der Kurz-schlussleistung angewendet werden, wenn durch die Wahl von �m sichergestellt wurde, dassdie Anstiegs- bzw. Abfallzeiten der Eingangs- und Ausgangsanken gleich sind. Wie in [85]empirisch ermittelt wurde, ist die Kurzschlussleistung in diesem Fall etwa die H�alfte desmit der angegebenen Formel berechneten Wertes. Die daf�ur n�otige Voraussetzung gleicherAnstiegs- bzw. Abfallzeiten an Ein- und Ausg�angen kann im Allgemeinen nicht garantiertwerden, insbesondere dann nicht, wenn die Transistordimensionen im Hinblick auf ein an-deres Optimierungsziel ver�andert werden. F�ur die Ber�ucksichtigung der Kurzschlussleistungbei der Optimierung der Schaltung hinsichtlich gleich langer Pfade, ist jedoch die Absch�atz-barkeit einer oberen Grenze bereits hilfreich. Man be�ndet sich so immer auf der sicherenSeite, wenn bei der Optimierung die dynamische Verlustleistung unterhalb einer bestimmtenSchranke gehalten werden soll.Das UND-Gatter in Bild 5.1 besteht aus zwei elementaren Grundgattern: einem NAND-Gatter und einem nachgeschalteten Inverter. Die Kurzschlussleistungen dieser beiden Gatterm�ussen separat betrachtet werden. Zur Bestimmung der Kurzschlussleistung des NAND-Gatters muss die Formel (5.23) mit der Schaltaktivit�at am Knoten 1, �1, multipliziert werden.Entsprechend muss f�ur den Inverter eine Gewichtung mit der Aktivit�at �3 erfolgen. Bei diesergenaueren Betrachtung ergibt sich die obere Grenze der dynamischen Kurzschlussleistungdes UND-Gatters an der Position m aus der Summe der beiden Anteile:Pk;m = PkInv;m+PkNAND;m = 112(�NAND;m ��e� ;m�1+�Inv;m ��e� ;NAND)f(UB�2Uth)3 : (5.24)Inwieweit es sinnvoll ist, die Kurzschlussleistung bei der Optimierung der Schaltung hin-sichtlich gleicher Pfadl�angen zu ber�ucksichtigen, h�angt auch von der verwendeten Technolo-gie ab. Bei den neueren Technologien mit immer kleineren minimalen Abmessungen nimmtder Anteil des Kurzschlussleistung zum Gesamtleistungsverbrauch tendenziell zu. F�ur dieBeispiele in der vorliegenden Arbeit wurde zumeist ein 0:25�m Prozess mit einer Versor-gungsspannung von 2:5V verwendet. In Experimenten hat sich hierbei gezeigt, dass eineVernachl�assigung der Kurzschlussleistung keine Nachteile f�ur das Optimierungsergebnis zurFolge hat. Dies muss jedoch beim �Ubergang auf eine andere Technologie nicht mehr ohneweiters zutre�en. Im Allgemeinen muss also die Kurzschlussleistung ber�ucksichtigt werden.Die Optimierung der Schaltung f�ur gleiche Pfadl�angen geschieht immer st�uckweise, Pfadf�ur Pfad. Es ist deshalb auch zweckm�a�ig, dynamische Verlustleistungen f�ur komplette Pfade



5.2 Formulierung als Mehrzieloptimierungsproblem 65zu de�nieren. Der dynamische Leistungsverbrauch eines Pfades p mit N Gattern ergibt sichzu Pp = NXm=1(Ps;m + Pk;m) : (5.25)Pp ist bei gegebener Technologie und fest vorgeschriebener Frequenz und Versorgungsspan-nung nur eine Funktion der Transistorgr�o�en Wm und Lm, m = 1 : : : N .5.2 Formulierung als MehrzieloptimierungsproblemDie grunds�atzliche Schwierigkeit bei der Suche nach den optimalen Transistordimensionenergibt sich aus der Tatsache, dass die beiden Zielkriterien, niedrige dynamische Verlustleis-tung und gleiche Pfadverz�ogerungen, u. U. widerspr�uchliche Forderungen an die Optimie-rungsvariablen W und L stellen. Die Verminderung der Verarbeitungsgeschwindigkeit in zuschnellen Pfaden erfordert eine Vergr�o�erung der Kanalwiderst�ande und somit gegebenenfallseine Verl�angerung der Kan�ale, wenn die Verringerung der Kanalweiten bis zur Minimalweitenicht ausreicht. Mit der Verl�angerung der Kan�ale erh�ohen sich auch die Gate-Kapazit�atenund somit die dynamische Verlustleistung. Minimale dynamische Verlustleistung hingegenerfordert m�oglichst kleine Transistorabmessungen. F�ur die Behandlung von Problemstel-lungen dieser Art eignen sich Mehrziel- oder Vektoroptimierungsverfahren. Die Grundideedieser Verfahren ist die Transformation des vektorwertigen Optimierungsproblems in einskalarwertiges Optimierungsproblem. F�ur skalarwertige Optimierungsprobleme sind bereitsein Reihe von L�osungsverfahren bekannt. Durch die L�osung des skalarwertigen Ersatzpro-blems wird genau eine m�ogliche L�osung des Vektoroptimierungsproblems gefunden. Mit einerParametrisierung des skalaren Problems l�asst sich durch Variation des Parameters eine Viel-zahl von L�osungen des vektorwertigen Problems ermitteln. F�ur die Parametrisierung gibtes unterschiedliche M�oglichkeiten. Ein h�au�g verwendeter Ansatz ist die sog. Methode derBeschr�ankungen (engl.: �-constraint method) [10]. Dabei wird ein bestimmtes Zielkriteriumausgew�ahlt, das optimiert werden soll. F�ur alle anderen Zielgr�o�en werden obere- bzw. un-tere Schranken festgelegt. Durch die Parametrisierung werden hier also die Auswahl der zuoptimierenden Zielgr�o�e sowie die Schranken der �ubrigen Zielgr�o�en festgelegt. Das Problembei dieser Methode ist die Wahl der Schranken, da diese im Allgemeinen nicht a priori be-kannt sind. Werden obere Schranken zu niedrig bzw. untere Schranken zu hoch gew�ahlt, soexistiert f�ur das skalarwertige Ersatzproblem keine zul�assige L�osung. Werden andererseitsobere Schranken zu hoch bzw. untere Schranken zu niedrig gew�ahlt, so gehen die in diesenSchranken festgelegten Zielgr�o�en nicht mehr in das Optimierungsproblem ein, haben alsokeinen Einuss auf die L�osungen.In der hier vorliegenden Arbeit wird ein anderer Ansatz zur L�osung des Mehrzielopti-mierungsproblems verfolgt, die Wichtungsmethode. Dabei wird jeder einzelnen Zielfunktionein Gewichtfaktor zugeordnet. Das skalarwertige Ersatzproblem l�asst sich dann als die ge-wichtete Summe der einzelnen Zielfunktionen formulieren. In einer Schaltung existieren f�urjeden Pfad zwei zu minimierende Zielfunktionen: der dynamische Leistungsverbrauch nachGleichung (5.25) und die Di�erenz zwischen den Pfadverz�ogerungen. Es werden nur reinkombinatorische Schaltungen betrachtet oder kombinatorische Teile von sequentiellen Schal-tungen, also Schaltungsteile, die zwischen Registern liegen. Ist im Folgenden von "Schaltun-gen" die Rede, so sind damit immer rein kombinatorische Schaltungen oder kombinatorische



66 5. Optimale Transistordimensionierung zur Reduzierung der Schaltaktivit�at indigitalen SchaltungenSchaltungsteile zwischen Registern gemeint. Durch das Balancieren der Pfade, also den Ab-gleich der Pfadverz�ogerungen, soll die Gesamtverz�ogerungszeit einer Schaltung unbeeinusstbleiben. Das bedeutet, dass die Verz�ogerungszeit des kritischen Pfades der urspr�unglichenSchaltung nicht ver�andert werden darf. Es wird hier angenommen, dass die Optimierung derSchaltung hinsichtlich der Geschwindigkeit bereits vorher separat durchgef�uhrt wurde. DieWorst-Case-Verz�ogerung des kritischen Pfades, �krit ist somit fest vorgegeben. Das Balancie-ren der anderen (unkritischen) Pfade richtet sich nach dem kritischen Pfad. Die zugeh�origeZielfunktion ist somit gegeben durchf1;p(W ;L) := ��p = j NXm=1 �m � �kritj = j�p � �kritj : (5.26)Die zweite Zielfunktion lautetf2;p(W ;L) := NXm=1(Ps;m + Pk;m) ; p : v1 �! vN : (5.27)Die vektorwertige Zielfunktion lautet damit f(x) = [f1;p(x) f2;p(x)]T mit x = [W L]T . DieOptimierungsvariablen W und L k�onnen innerhalb eines zul�assigen Bereichs R eingegrenztwerden, sodass giltR := f(Wm; Lm) 2 IR2 :Wfeat �Wm �Wmax ^ Lfeat � Lm � Lmaxg : (5.28)Dabei sind Wfeat und Lfeat die durch die Technologie (Feature Size) gegebenen Minimalwer-te, und Wmax und Lmax die vom Entwickler festzulegenden Maximalwerte. Die Funktionenf1;p(W ;L) und f2;p(W ;L) sind stets konvexe Funktionen in W und L, unabh�angig vonden damit charakterisierten Gattertypen. Den einzelnen Zielfunktionen werden Gewichts-faktoren 0 � wi � 1 zugeordnet. Die Werte wi k�onnen in einem Gewichtsvektor w mit derDimension k zusammengefasst werden, wobei k der Anzahl der Zielkriterien entspricht. �Ubli-cherweise wird eine Normierung der Gewichtsfaktoren durchgef�uhrt, sodass die Summe allerGewichte eins ergibt, Pki=1wi = 1. Im hier vorliegenden zweidimensionalen Fall l�asst sichder Gewichtsvektor folgenderma�en in Abh�angigkeit von nur einer einzigen Gewichtsgr�o�e0 � w � 1 darstellen: w = " w1� w # : (5.29)Das Vektoroptimierungsproblem kann mit dieser Parametrisierung auf das Ersatzproblemmit der skalarwertigen Zielfunktion S(W ;L) = wTf �ubergef�uhrt werden. Die Optimie-rungsaufgabe lautet somit allgemeinmin(W ;L)2R (S(W ;L)) : (5.30)Ein Problem bei der Di�erentiation dieser Funktion stellt der Betrag der Di�erenz aus denVerz�ogerungen des betrachteten Pfades und des kritischen Pfades nach Gleichung (5.26)dar. Um eine Fallunterscheidung an der Unstetigkeitsstelle �p = �krit zu vermeiden, wirdder Betrag der Di�erenz durch das Quadrat ersetzt. Dadurch ver�andert sich die L�osung desOptimierungsproblems nicht. F�ur den hier betrachteten Fall lautet das Optimierungsproblemsomit min(W ;L)2R �w(�p � �krit)2 + (1� w)Pp� : (5.31)
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Bild 5.6. Graph der Funktion S(W2; L2) f�ur die Schaltung aus Bild 5.2. N = 2, x = [W2 L2]T,w = 0:5.In Bild 5.6 ist der Verlauf von S(W ;L) f�ur die Schaltung aus Bild 5.2 entlang vonW2 und L2dreidimensional dargestellt. Das berechnete Optimum liegt beiW �2 = 0:58�m, L�2 = 0:25�m.Durch die Variation des Parameters w l�asst sich die Menge der e�zienten Punkte S�der Zielfunktion bestimmen, indem f�ur jedes w die L�osung von (5.31) ermittelt wird. Diee�zienten Punkte der Zielfunktion nennt man auch paretooptimale Punkte. Die zugeh�origenUrbilder W � und L� heissen ebenfalls paretooptimal. Allgemein l�asst sich folgender Satzformulieren:De�nition 6.1 Es sei f eine vektorwertige Zielfunktion mitf : ( IRn �! IRkx 7�! f(x)und x 2 R � IRn. Weiterhin sei f(R) � IRk die Bildmenge des zul�assigen Bereichs Runter der vektorwertigen Zielfunktion f . Ein Punkt y� 2 f(R) heisst dann e�zient oderparetooptimal, wenn es kein y 2 f(R) mit y 6= y� gibt, f�ur das gilt y � y�1.Bild 5.7 verdeutlicht die Menge der paretooptimalen Punkte f�ur die Zielfunktion f (R) mitk = 2. Die L�osung des skalarwertige Ersatzproblems entspricht genau einem Punkt auf demin der Zeichnung hervorgehobenen Kurvenst�uck.Eine theoretische Begr�undung f�ur die mit der Wichtungsmethode vorgenommene Trans-formation auf ein skalarwertiges Ersatzproblem liefert das Theorem von Kuhn und Tucker.Das vorliegende Optimierungsproblem kann als ein Vektoroptimierungsproblem mit Unglei-chungsnebenbedingungen aufgefasst werden. Die Nebenbedingungen ergeben sich hier aus1Das bedeutet hier: y� ist bez�uglich mindestens einer Komponente kleiner als y und bez�uglich alleranderen Komponenten nicht gr�o�er als y.
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Bild 5.7. Menge der paretooptimalen Punkte einer vektorwertigen Zielfunktion f .der Eingrenzung des zul�assigen Bereichs f�ur die OptimierungsvariablenW und L innerhalbder durch die Feature Size der Technologie gegebenen minimalen und der vom Entwicklerfestgelegten maximalen Abmessungen. Die Anzahl der Ungleichungsnebenbedingungen seiq. F�ur die Optimierung der Transistordimensionen ergeben sich q = 4 Ungleichungsneben-bedingungen: h1 = WminWm � 1 � 0 ;h2 = WmWmax � 1 � 0 ;h3 = LminLm � 1 � 0 ;h4 = LmLmax � 1 � 0 : (5.32)Es sei x� = [W �m L�m]T . Die Gradienten rhi(x�) seien linear unabh�angig f�ur alle Nebenbe-dingungen i. F�ur die Paretooptimalit�at gilt der folgende Satz:Satz 6.2 Ein Punkt x� ist paretooptimal wenn es einen Wichtungsvektor w, Pki=1wi =1; 0 � wi � 1 gibt, sodass f�ur das skalarwertige Ersatzproblem S(x) mindestens ein Vek-tor von Lagrangemultiplikatoren � 2 IRq existiert, mit dem die folgenden Bedingungenerf�ullt sind: rS(x�) + qXi=1 �irhi(x�) = 0�i � 0 ; hi(x�) � 0 ; �ihi(x�) = 0 : (5.33)Obige Bedingung heisst Kuhn-Tucker Optimalit�atsbedingung erster Ordnung.Ein konkretes Beispiel f�ur den hier behandelten Fall der Optimierung von CMOS-Schaltungen hinsichtlich der Zielfunktionen (5.26) und (5.27) ist in Bild 5.8 dargestellt. Als



5.2 Formulierung als Mehrzieloptimierungsproblem 69Beispielschaltung wurde wieder die Kaskade von f�unf NAND-Gattern gem�a� Bild 5.4 ver-wendet. Die linke Gra�k zeigt die Verl�aufe von Pp und ��p �uber dem Wichtungsparameter
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∆τ/τmaxBild 5.8. Links: Optimale L�osungen f�ur die dynamische Verlustleistung P und Di�erenz der Pfad-verz�ogerungen j���kritj f�ur die Schaltung aus Bild 5.4. Rechts: Menge der paretooptimalen Punktedes vektorwertigen Optimierungsproblems.w. Die Werte sind jeweils auf die Maximalwerte Pmax bzw. ��max normiert. Jeder Punkt aufdiesen Kurven ist das errechnete Optimum f�ur das jeweilige w. Die Bestimmung der Kurvenerfolgte durch das L�osen des skalarwertigen Ersatzproblems min(W ;L)2R S(W ;L) f�ur jeweilsfeste Werte von w. Die Variation von w wurde im Bereich 0 � w � 1 mit einer Schrittweitevon 0:01 durchgef�uhrt. Aus den Kurven lassen sich also die paretooptimalen Punkte des vek-torwertigen Optimierungsproblems ablesen. Die rechte Gra�k in Bild 5.8 zeigt die Menge derparetooptimalen Punkte in der f -Ebene f�ur das konkrete Beispiel aus Bild 5.4. Jeder Punktauf dieser Kurve stellt eine Schaltungsrealisierung mit einer bestimmten Transistordimensio-nierung dar. Im Bereich 0 � w � 0:1 in der linken Gra�k, in dem beide Kurven waagrechtverlaufen, �uberwiegt das Gewicht der dynamischen Schaltleistung, sodass keine Ver�anderungder Transistordimensionen erfolgt, da dies im vorliegenden Beispiel eine Vergr�o�erung derTransistoren und somit eine Vergr�o�erung der Kapazit�at zur Folge h�atte. Mit zunehmenderGewichtung auf �� wird die Schaltung mehr und mehr balanciert. F�ur w � 0:95 ist derbetrachtete Pfad schlie�lich exakt auf den kritischen Pfad abgeglichen. Ab diesem Punkt,bei dem �� = 0 erreicht wird, �andert sich das Optimierungsergebnis f�ur gr�o�ere w nichtmehr, was in den waagrechten Kurvenverl�aufen f�ur 0:95 � w � 1:0 zum Ausdruck kommt.Durch das Hinzuziehen von zus�atzlichen, �ubergeordneten Kriterien kann nun aus derMenge der paretooptimalen Punkte ein bestimmter Punkt ausgew�ahlt werden. Ein sol-ches �ubergeordnetes Kriterium ist beispielsweise die tats�achliche gesamte Verlustleistungder Schaltung. Dieser setzt sich zusammen aus der mit dem Modell berechenbaren dyna-mischen Verlustleistung, bei der das Auftreten von Glitches noch nicht ber�ucksichtigt istund aus der Verlustleistung aufgrund von Glitches, die mit der Di�erenz der Pfadverz�oge-rungen in Zusammenhang steht. Ein Problem ist dabei, dass es kein direktes Ma� f�ur dieGlitch-Aktivit�at in Abh�angigkeit von der Di�erenz der Pfadverz�ogerungen gibt. Ein direkterR�uckschluss auf den Leistungsverbrauch ist damit nicht m�oglich. Es kann innerhalb der Mo-dellgenauigkeit lediglich garantiert werden, dass im Fall ��p = 0 8 p die Glitch-Aktivit�at inder Schaltung auf Gatterebene zu null wird. In der Menge der paretooptimalen Punkte l�asst



70 5. Optimale Transistordimensionierung zur Reduzierung der Schaltaktivit�at indigitalen Schaltungensich die tats�achlich optimale L�osung f�ur die Schaltungsrealisierung mit der geringsten Ver-lustleistung weiter einkreisen, indem Schaltungsrealisierungen in der N�ahe des vermutetenOptimums simuliert werden. Der Bereich, in dem das Optimum liegen kann, l�asst sich da-durch stark eingrenzen. Die berechneten paretooptimalen L�osungen k�onnen in der Praxis nurbis zu einer bestimmten Genauigkeit realisiert werden. Der Fertigungsprozess erlaubt f�ur alleAbmessungen nur eine bestimmte Au�osung und erfordert eine Quantisierung der errech-neten L�osungen. Die Au�osung des hier verwendeten 0:25�m-Prozesses betr�agt 0:025�m.Diese Quantisierung schr�ankt in der Praxis die L�osungen nicht ein, da die Abweichungenvon berechneten zu realisierbaren L�osungen mit maximal einem Zwanzigstel (�0:0125�m)der Feature Size kaum eine messbare Wirkung auf das Verhalten der Schaltung haben.5.3 Ein Algorithmus zum Abgleich unterschiedlicher Pfadverz�oge-rungen durch TransistordimensionierungDie Optimierung der Transistordimensionen in einer Schaltung hinsichtlich der in (5.26)und (5.27) gegebenen Zielfunktionen erfolgt f�ur jeden Pfad separat. F�ur jeden optimierbarenPfad der Schaltung werden zun�achst die Pfadverz�ogerung nach Gleichung (5.17) und dieLeistung nach Gleichung (5.25) ermittelt. Bei den einfachen Beispielen im vorhergehendenAbschnitt konnte das Aufstellen der Funktionen f�ur Verz�ogerung und Leistung noch manuellausgef�uhrt werden. Die Komplexit�at gr�o�erer Schaltungen erfordert eine Automatisierungdes Verfahrens. Insbesondere f�ur die Manipulationen an der Schaltung selbst, die nach derBestimmung der optimalen L�osungen f�ur die Transistorweiten und -l�angen eventuell durch-gef�uhrt werden m�ussen, ist es w�unschenswert, programmunterst�utzt vorgehen zu k�onnen.Eine manuelle Ausf�uhrung dieser Aufgaben ist im Allgemeinen zu zeitaufwendig und zudemfehleranf�allig. Die Manipulationen an den Transistordimensionen werden in der Netzliste derzu optimierenden Schaltung vorgenommen. Die Umsetzung auf das Layout kann in einemweiteren Schritt, beispielsweise durch Modulgeneratoren, ebenfalls automatisch erfolgen.Die Eingabe f�ur das Programm zur automatischen Optimierung beliebiger Schaltungenbesteht aus der Netzliste der urspr�unglichen Schaltung, den Funktionen f�ur die Verz�oge-rungszeiten und die dynamischen Verlustleistungen der einzelnen Gatter in Abh�angigkeitvon den Kanalweiten und Kanall�angen der MOS-Transistoren sowie aus dem vom Entwick-ler vorgegebenen Wert f�ur den Wichtungsparameter w. Eine eventuelle Optimierung derSchaltung bez�uglich bestimmter Geschwindigkeitsanforderungen muss bereits vor dem Ab-gleichen der Pfade erfolgen. Die maximale Verz�ogerungszeit wird deshalb im weiteren alsfest vorgegeben angenommen. Die folgenden Optimierungsschritte d�urfen lediglich die Un-terschiede der Pfadverz�ogerungen eliminieren, nicht jedoch die Gesamtgeschwindigkeit derSchaltung ver�andern. Es wird also angenommen, dass die Eingabenetzliste von einer bereitshinsichtlich Geschwindigkeit optimierten Schaltung stammt. Die Funktionen f�ur �m und Pmder Gatter werden in einer Bibliothek bereitgestellt. F�ur jeden Gattertyp sind darin die ent-sprechenden Funktionen abgelegt. Taucht der Name eines Gatters in der Netzliste auf, sowird die Bibliothek nach diesem Gatter durchsucht und die ben�otigten Funktionen werdenausgelesen. Die Ausgabe des Programms ist die Netzliste der optimierten Schaltung. Da dieOptimierung auf Gatterebene erfolgt, ist es sinnvoll, eine modulare, hierarchische Netzlisten-struktur zu verwenden. Jeder Gattertyp wird darin nur einmal auf Transistorebene de�niertund im weiteren lediglich durch Angabe des Gatternamens, der �ausseren Anschl�usse und derentsprechenden ParameterW und L in der Netzlistenbeschreibung der Schaltung verwendet.



5.3 Ein Algorithmus zum Abgleich unterschiedlicher Pfadverz�ogerungen durch Transistordi-mensionierung 71Die erste Aufgabe des Optimierungsalgorithmus' besteht darin, den kritischen Pfad zu�nden und die maximale Verz�ogerungszeit der Schaltung zu ermitteln. Wie bereits erw�ahnt,werden dabei nur rein kombinatorische Schaltungsteile untersucht, in sequentiellen Schaltun-gen also nur die Logik zwischen zwei Registerstufen. Die Schaltung wird durch ihren Gra-phen repr�asentiert, wobei jeder Knoten des Graphen einem Gatter der Schaltung entspricht.Zun�achst wird eine Liste der Abh�angigkeiten erstellt, in die jeder Knoten des Schaltungs-graphen und dessen Verz�ogerungszeit eingetragen wird. Zudem werden f�ur jeden Knoten nvauch die unmittelbaren Vorg�angerknoten v und die maximalen Pfadverz�ogerungen �max(v)vom Eingang bis zu diesen Knoten in einer Vorg�angerliste LVn abgespeichert. Die Verz�oge-rungszeit der einzelnen Knoten wird dabei mit der Formel f�ur �m des entsprechenden Gat-tertyps und den aktuellen Werten f�ur die Parameter W und L berechnet. Bild 5.9 zeigt das
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4Bild 5.9. Schaltungsgraph.Beispiel f�ur einen Schaltungsgraphen mit den in die Knoten eingetragenen Werten f�ur dieVerz�ogerungszeiten. In Tabelle 5.1 ist die zugeh�orige Liste der Abh�angigkeiten dargestellt.F�ur jeden Knoten nv l�asst sich die maximale Pfadverz�ogerung �(nv) seiner unmittelbarenListe LVn derKnoten nv Delay d(nv) Vorg�anger �max(v)1 22 33 1 4(5)4 2 2(1), 5(3)5 4Tabelle 5.1. Liste der Abh�angigkeiten f�ur den Schaltungsgraphen aus Bild 5.9.Vorg�angerknoten v mit �(nv) = maxv (�max(v)) (5.34)bestimmen. Zum Beispiel ergeben sich aus Tabelle 5.1 f�ur die Knoten 3 und 4 die Werte�(3) = 4 und �(4) = 5. Aus der Liste der Abh�angigkeiten ist die maximale Pfadverz�ogerung



72 5. Optimale Transistordimensionierung zur Reduzierung der Schaltaktivit�at indigitalen Schaltungen�krit dann leicht zu ermitteln. Dazu muss lediglich�krit = maxnv (d(nv) + �(nv)) (5.35)gebildet werden. Alle Knoten des zugeh�origen kritischen Pfades werden als "fest" markiert,d. h. die Transistordimensionen der entsprechenden Gatter bleiben von den folgendenOptimierungsschritten unbeeinusst. Bei Schaltungen mit mehreren Ausg�angen existiert zujedem Ausgang ein kritischer Pfad. Geht man davon aus, dass alle Ausg�ange in Registerm�unden, so ist es sinnvoll, die Pfade zu den jeweiligen Ausg�angen nur bez�uglich des zu-geh�origen kritischen Pfades zu optimieren. Nach dem Erstellen der Liste der Abh�angigkeitenbeginnt das Programm von jedem Ausgang her die Schaltung abzuarbeiten. Dabei wird mitdem Ausgang begonnen, zu dem der l�angste kritische Pfad f�uhrt. Von jedem Knoten auswird nun derjenige Vorg�angerknoten aufgesucht, der gem�a� der Liste der Abh�angigkeitendie gr�o�te Pfadverz�ogerung aufweist. Auf diese Weise wird von jedem Ausgang aus die"l�angste Spur" bis zum Eingang zur�uckverfolgt. Die Funktionen f�ur �p und Pp dieses Pfadeswerden nach den Gleichungen (5.17) und (5.25) aufgestellt. Gilt f�ur die Verz�ogerungszeitdes Pfades �p < �krit, so erfolgt die Optimierung des Pfades gem�a� (5.31). Das im Rahmendieser Arbeit realisierte Programm verwendet dazu eine MATLAB-Routine [33]. Alle Gattereines optimierten Pfades werden wiederum als "fest" markiert und bleiben in den weiterenSchritten unver�andert. Dieser Vorgang wird f�ur alle Pfade, die nichtmarkierte Knotenenthalten, solange wiederholt, bis alle Knoten in der Teilschaltung mit dem betrachtetenAusgang markiert sind. Die Abarbeitung der Ausg�ange erfolgt bez�uglich der L�ange derzugeh�origen kritischen Pfade in absteigender Reihenfolge. Schlie�lich erfolgt die Ausgabeder Netzliste der optimierten Schaltung. Im Folgenden ist eine strukturierte Formulierungdes Algorithmus' OpTRAN (Optimiere TRANsistordimensionen) angegeben.Algorithmus OpTRAN:BEGINNLies Netzliste und w ein.Lege alle Eingangsknoten der Schaltung in der Menge P ab.Erstelle die Liste der Abh�angigkeiten LA:F�UR v 2 Pw�ahle ein nv.�(nv) = d(nv) + �max(v).FALLS nv =2 LA:schreibe nv, d(nv) in LA,schreibe �max(v) in LVn.SONST: FALLS v =2 LVn:schreibe �max(v) in LVn.Entferne v aus P und schreibe alle nv in P, die noch nicht in P stehen.Bestimme �(nv) f�ur alle nv 2 LA.Bestimme �krit = maxnv (d(nv) + �(nv)) f�ur alle Ausg�ange der Schaltung.Markiere alle Knoten in den l�angsten Pfaden.F�UR alle Ausg�ange in absteigender Reihenfolge bez�uglich der L�ange der kritischen Pfade:WIEDERHOLE solange nichtmarkierte Knoten existieren:Beginne am Ausgangsknoten, gehe jeweils zum nichtmarkierten



5.3 Ein Algorithmus zum Abgleich unterschiedlicher Pfadverz�ogerungen durch Transistordi-mensionierung 73Vorg�angerknoten mit dem gr�o�ten �(v).Bestimme f�ur diesen Pfad p �p(W ;L) und Pp(W ;L).FALLS �p < �krit:Optimiere Pfad p gem�a�min(W ;L)2R (S(W;L) = w(�p � �krit)2 + (1� w)Pp).Markiere alle Knoten im Pfad p.Modi�ziere die Netzliste und gib die Netzliste der optimierten Schaltung aus.ENDEAls Beispiel soll die Schaltung in Bild 5.10a so optimiert werden, dass alle Pfade diegleiche L�ange haben. Der Wichtungsparameter sei w = 1. Zun�achst wird die Liste derAbh�angigkeiten erstellt, siehe Tabelle 5.2. Die Verz�ogerungszeit des kritischen Pfades ist�krit = maxnv(d(nv) + �(nv)) = d(8) + �(6) = 2 + 6 = 8. Die Gatter im kritischen Pfad1 �! 3 �! 6 �! 8 sind im Bild grau gezeichnet. Im n�achsten Schritt erfolgt der Angleichder Verz�ogerungszeit des Pfades 2 �! 4 �! 6 �! 8. Das Ergebnis ist in Bild 5.10b darge-stellt. Schlie�lich wird noch die Verz�ogerungszeit des Pfades 5 �! 7 �! 8 angeglichen. Bild5.10c zeigt die fertig optimierte Schaltung. Nat�urlich k�onnen durch diese Methode nicht allesensibilisierbaren Pfade einer Schaltung ausgeglichen werden. Im gezeigten Beispiel k�onnendie Eingangssignale der Gatter 4 und 7 nicht synchronisiert werden, da nur jeweils in einemder einlaufenden Pfade zu diesen Gattern ein vorhergehendes Gatter vorhanden ist. Derjeweils andere Pfad kann also nicht durch Transistordimensionierung verz�ogert werden. Indiesem Fall kann es sinnvoll sein, zus�atzliche Verz�ogerungselemente einzuf�uhren.Liste LVn derKnoten nv Delay d(nv) Vorg�anger v[�max(v)]1 22 23 2 2(1)4 1 2(2)5 26 2 4(3), 3(4)7 1 2(5)8 2 6(6), 3(7)Tabelle 5.2. Liste der Abh�angigkeiten f�ur das Beispiel in Bild 5.10.Anhand einiger Anwendungsbeispiele soll nun die Wirkung der hier vorgestellten Me-thode zur Reduzierung der Glitch-Aktivit�at mittels Transistordimensionierung untersuchtwerden. Um den Einuss der Transistordimensionierung auf die Signallaufzeiten zu demon-strieren, wird zun�achst ein konstruiertes Schaltungsbeispiel betrachtet. Bild 5.11 zeigt diedazu verwendete Testschaltung. Bei Verwendung eines Zero-Delay-Modells ist der Ausgangdieser Schaltung immer null, unabh�angig vom Eingang. In der realen Schaltung treten jedocham Ausgang Glitches auf, die durch unterschiedliche Laufzeiten im Innern der Schaltung ver-ursacht werden. Das Ausgangssignal Y eines UND-Gatters der nichtbalancierten Schaltung(alle Transistoren mit minimalen Abmessungen) ist im Bild 5.12a dargestellt. Den Verlaufdes Signals Y nach der Optimierung der Schaltung zeigt Bild 5.12b. Dabei wurde die Schal-tung in beiden F�allen unter Verwendung der gleichen Eingangsdaten mit SPICE simuliert.
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a) b) c)Bild 5.10. Beispiel f�ur die Arbeitsweise von Algorithmus OpTRAN. a) Markiere den kritischenPfad. b) Optimiere die nichtmarkierten Gatter in Pfad 2 �! 4 �! 6 �! 8 und markiere dieGatter. c) Optimiere die nichtmarkierten Gatter in Pfad 5 �! 7 �! 8 und markiere die Gatter.
A

B

YBild 5.11. Testschaltung.Wie Bild 5.12b zeigt, lassen sich durch die Optimierung die Glitches komplett eliminieren.Die Auswirkung auf den gesamten Leistungsverbrauch der Schaltung ist in der ersten Zeilevon Tabelle 5.3 dokumentiert, wobei die Schaltung dort mit "Test" bezeichnet wurde. Die
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b)Bild 5.12. Verlauf des Signals Y der Schaltung aus Bild 5.11. a) Ohne Balancieren der Pfade. b)Nach Balancieren der Pfade durch Transistordimensionierung mit OpTRAN. Die Achsen f�ur dieSpannung sind unterschiedlich skaliert.Verl�aufe der Eingangssignale A und B des betrachteten UND-Gatters sind in Bild 5.13 dar-



5.3 Ein Algorithmus zum Abgleich unterschiedlicher Pfadverz�ogerungen durch Transistordi-mensionierung 75gestellt. Der obere Bildteil zeigt einen Ausschnitt des Signalverlaufs vor dem Balancieren derPfade. Im unteren Bildteil ist zu erkennen, wie das urspr�unglich fr�uher eintre�ende SignalB durch die Transistordimensionierung verz�ogert wurde. Die Flanken beider Signale tre�ennun ann�ahernd gleichzeitig am Eingang des UND-Gatters ein. Dadurch werden Glitches amAusgang Y vermieden.
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a)

b)Bild 5.13. Verl�aufe der Signale A und B der Schaltung aus Bild 5.11. a) Nichtbalancierte Schaltung.b) Balancierte Schaltung.In Tabelle 5.3 sind weitere Schaltungsbeispiele aufgef�uhrt. Es handelt sich dabei umArray-Multiplizierer unterschiedlicher Gr�o�e. Alle in der Tabelle aufgelisteten Schaltungenwurden mit PowerMill [19] simuliert. Als Eingangsdaten dienten jeweils 10000 zuf�allige Test-vektoren. Der Fl�achenzuwachs durch die Transistordimensionierung wurde an den einzelnenGrundgattern bestimmt und dann auf die Gesamtschaltung hochgerechnet. Die Simulationender Schaltungen erfolgten unter Verwendung einer 0:25�m Zellbibliothek. Bei den verwende-ten Multiplizierern wirkt sich eine Optimierung besonders stark aus, da in diesen Schaltungenviele unterschiedlich lange Pfade existieren und viele Glitches auftreten. Die Dauer der ge-samten Optimierung f�ur einen 16�16-Multiplizierer dauert auf einer Workstation (Sun UltraSparc 1) circa 7 Minuten.nicht Leistungs- Fl�achen- maximaleSchaltung balanciert balanciert einsparung zuwachs Kanall�ange (�m)Test 0.187 0.172 8% 5% 1.154� 4 Mult. 0.914 0.620 32.0% 15% 1.678� 8 Mult. 4.12 2.37 42.4% 19% 2.8716� 16 Mult. 19.29 10.49 45.6% 31% 4.5Tabelle 5.3. Vergleich des Leistungsverbrauchs verschiedener Schaltungen vor und nach dem Ba-lancieren der Pfade. Die Leistungsangaben sind in mW . Die Schaltungen wurden auf eine 0:25�m-Technologie mit 2:5V Betriebsspannung abgebildet. In der Spalte ganz rechts sind die gr�o�ten in derjeweiligen Schaltung vorkommenden Kanall�angen angegeben. Die minimale Kanall�ange ist 0:25�m,alle Kanalweiten sind minimal, hier also 0:35�m.Die hier vorgestellte Methode dient zur Verlustleistungsreduktion von kombinatorischenSchaltungen und Schaltungsteile auf Schaltkreisebene. Sie ist in Erg�anzung zur Glitch-



76 5. Optimale Transistordimensionierung zur Reduzierung der Schaltaktivit�at indigitalen SchaltungenMinimierung mittels Retiming und Pipelining einsetzbar. Ein Gro�teil der Glitch-Aktivit�atwird durch die Register als Glitch-Barrieren und durch Pfadsynchronisation eliminiert.Zus�atzlich k�onnen mit der hier vorgestellten Methode nach dem Retiming die Schaltungs-teile zwischen den Registern durch Transistordimensionierung balanciert, und somit nochvorhandene Glitches eliminiert werden.Da durch die vorgestellte Methode einzelne Zellen gleichen Typs unterschiedlich dimen-sioniert werden, stellt sich die Frage, wie ein solches Verfahren in den Entwurfsablauf einbe-zogen werden kann. F�ur einen Standardzellenentwurf kommt das Verfahren nicht in Betracht,da der Entwickler nicht auf die innere Struktur der Standardzellen zugreifen kann. Gene-rell ist die Methode geeignet, um bei manuellem Schaltungsentwurf eine leistungsoptimierteL�osung zu erzielen. Allerdings ist der erh�ohte Realisierungsaufwand, der durch das manuelleVer�andern der Transistorabmessungen verursacht wird, nicht immer zu rechtfertigen. Alsideal erweisen sich deshalb parametrisierbare Grundzellen in Verbindung mit Modulgene-ratoren. Bei geeigneten Zellenlayouts ist es immer m�oglich, Parameter f�ur die Transistoreneinzuf�uhren, mit denen die Kanalweiten und -l�angen entsprechend gedehnt oder gestauchtwerden k�onnen. Normiert man dabei alle L�angen und Weiten auf jeweils ein Bezugsma�, soist es m�oglich, mit nur zwei Parametern, W und L, die Zelle entsprechend den Forderungenaus der Optimierung zu ver�andern. Ein Modulgenerator hat dann anschlie�end die Aufgabe,die ver�anderte Zelle wieder in die Gesamtschaltung einzupassen. Moderne CAD-Werkzeugestellen daf�ur spezielle Programmiersprachen wie z. B. SKILL (Cadence) zur Verf�ugung. MitHilfe dieser Software-Unterst�utzung ist die Ver�anderung der Transistordimensionen im Lay-out der Schaltung mit erheblich geringerem Zeitaufwand durchf�uhrbar.



6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung derVerlustleistung auf h�oherer Abstraktionsebene
In diesem Kapitel wird eine Methode zur Bestimmung der Verlustleistung vorgestellt, die aufder detaillierten Nachbildung von Eigenschaften der einzelnen Gatter in digitalen CMOS-Schaltungen basiert. Die Bestimmung der Modellparameter erfolgt auf der Schaltkreisebeneanhand von Simulationen der Layouts der einzelnen Gatter. Die Gatter werden im Folgendenauch als Basiszellen bezeichnet. Beim High-Level-Schaltungsentwurf bilden diese Basiszellenin Form von Standardzellen immer die kleinste dem Schaltungsentwickler verf�ugbare Einheit.Auch beim manuellen Entwurf wird zumeist auf einen modularen Aufbau geachtet, bei demeinmal entworfene Basiszellen immer wieder verwendet werden. Das Platzieren der einzelnenElemente im Layout einer Schaltung geschieht also auch hier auf Gatterebene. Da die Gattereiner Schaltung als Basiszellen in einer Bibliothek abgelegt sind und im Allgemeinen nichtver�andert werden, ist es naheliegend, bei der Modellierung die innere Struktur der Gatter alsgegeben anzusehen und nur das �aussere Klemmenverhalten nachzubilden. Dies erm�oglichtbei der Veri�kation der Schaltung mittels Simulation den �Ubergang von der Schaltkreisebeneauf die Gatterebene.Im Folgenden werden die Motivation f�ur eine Methode zur Verlustleistungsabsch�atzungauf h�oherer Abstraktionsebene und die Ziele eines solchen Verfahrens dargelegt. Im weiterenwerden die einzelnen Schritte f�ur die Modellierung der Basiszellen beschrieben, insbeson-dere die Extraktion der f�ur die Verlusteistungsanalyse wichtigen Modellparameter und dieFormulierung des Modells in der Hardware-Beschreibungssprache VHDL. Schlie�lich wirddas so gewonnene Modell der Basiszellen f�ur die Bestimmung der Verlustleistung gr�o�ererSchaltungen verwendet.6.1 MotivationAm genauesten kann die Verlustleistung mittels einer Simulation auf Schaltkreisebene unterVerwendung entsprechend detaillierter Modelle f�ur die einzelnen Bauteile bestimmt wer-den. Die Schaltungssimulation, beispielsweise mit SPICE, gilt daher nach wie vor als derAnhaltspunkt f�ur die Genauigkeit anderer Methoden zur Verlustleistungsbestimmung. DieTransientenanalyse bei einem Schaltungssimulator erfolgt durch Berechnung der aktuellenStrom- und Spannungswerte zu jedem Zeitschritt und f�ur jeden Knoten in der Schaltung.Je kleiner die Schrittweite gew�ahlt wird, umso gr�o�er ist die Genauigkeit der Ergebnisse.Dies geht jedoch auf Kosten der Simulationszeit. F�ur Standard-Logikgatter, die eine relativgeringe Anzahl von Transistoren aufweisen, beansprucht eine Schaltungssimulation mit den



78 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebeneheutigen Rechnerleistungen, selbst bei sehr kleinen Schrittweiten im Bereich von Pikosekun-den, nur wenige Sekunden Rechenzeit. Dies gilt f�ur die vollst�andige Analyse eines Gatters,d.h. f�ur die Simulation aller m�oglichen Eingangskombinationen. Die Simulationszeit f�ur dieVerlustleistungsbestimmung von gr�o�eren Schaltungen, etwa Multiplizierern, liegt bei einerdaf�ur angemessenen Anzahl von Eingangsdaten bereits im Bereich von Tagen und Wochenund ist daher in den meisten F�allen nicht mehr vertretbar. Um die Verlustleistung gr�o�ererTeilschaltungen oder gar Gesamtsysteme verl�asslich bestimmen zu k�onnen, ist es notwendig,nach neuen Verfahren zu forschen, die weniger Rechenzeit und Speicherplatz beanspruchen.Bereits in der Einleitung wurden einige Ans�atze f�ur die Verlustleistungsbestimmung aufh�oheren Abstraktionsebenen angesprochen. Dabei unterscheidet man allgemein zwischen si-mulationsbasierten und wahrscheinlichkeitsbasierten Methoden. Der Vorteil der wahrschein-lichkeitsbasierten Methoden liegt in der im Allgemeinen geringeren Rechenzeit. Der entschei-dende Nachteil dieser Verfahren ist allerdings der Mangel an Genauigkeit. Die Genauigkeith�angt hier zudem oftmals von der zu untersuchenden Schaltung ab [90]. Eine im Allgemei-nen h�ohere Genauigkeit und universelle Einsetzbarkeit bieten hingegen simulationsbasierteMethoden. Hier kann mehr Rechenzeit zur Ermittlung der Verlustleistung n�otig sein als beiden wahrscheinlichkeitsbasierten Methoden. Im Einzelfall muss der Anwender die Vor- undNachteile beider Verfahren abw�agen. H�au�g kann jedoch eine etwas l�angere Simulationszeitf�ur eine h�ohere Genauigkeit in Kauf genommen werden, da die Anzahl der zu vergleichen-den alternativen Schaltungsvarianten begrenzt ist, und somit die Simulationsdauer nur einengeringen Teil zur Gesamtdauer der Systementwicklung beitr�agt.Ein Gro�teil des modernen Schaltungsentwurfs erfolgt mittels High-Level-Synthese. ImGegensatz zum Full Custom Design bei manuellem Entwurf spricht man hier vom Semi Cu-stom Design. Im allgemeinen Sprachgebrauch bezeichnet man den Entwurfsablauf in diesemFall als Semi Custom Design Flow. Hierbei kann im Gegensatz zum Full Custom Designdie innere Bescha�enheit der Basiszellen grunds�atzlich nicht vom Systementwickler beein-usst werden. Geht man von einem solchen Semi Custom Design Flow aus, so liegt dieSchaltungsbeschreibung in Form einer Hardware-Beschreibungssprache vor. Bild 6.1 zeigteine schematische Darstellung des Entwurfsablaufs. Die Entwurfsschritte in Algorithmen-und Architekturebene sind unter dem Begri� "Architekturentwicklung" zusammengefasst.F�ur die gebr�auchlichsten Hardwarebeschreibungssprachen Verilog und VHDL gibt es spe-zielle Simulatoren, die von den Herstellern der Synthesewerkzeuge angeboten werden. DieBeschreibungen der Basiszellen, die f�ur die Verilog- oder VHDL-Simulation einer Schaltungben�otigt werden, liegen in standardisierter Form in Bibliotheken vor. Entsprechende Biblio-theken werden von den Technologieherstellern f�ur die Standardzellen geliefert. Die Simula-tion einer Schaltung, basierend auf diese Zellenbeschreibungen, erlaubt nur eine sehr grobeAbsch�atzung der Verlustleistung.W�unschenswert w�are es, eine genauere Modellierung der Basiszellen zu haben und mit denherk�ommlichen, kommerziellen Simulationswerkzeugen f�ur VHDL oder Verilog eine verl�assli-che Aussage �uber die Verlustleistung der fertigen Schaltung machen zu k�onnen. Die Moti-vation f�ur ein neues Verfahren zur Verlustleistungsbestimmung kann also in den folgendenPunkten zusammengefasst werden:� Hochsprachen wie VHDL erm�oglichen eine detaillierte Beschreibung der Basiszellen mitallen f�ur die Verlustleistungsbestimmung n�otigen Parametern. Die Zellbibliothek kanndeshalb aus einzelnen VHDL- oder Verilog-Modulen bestehen und muss nicht das spe-zielle Bibliotheksformat des Syntheseprogrammherstellers aufweisen. Die Modelle sollen



6.1 Motivation 79
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Bild 6.1. Entwurfsablauf.universell und nicht systemspezi�sch f�ur bestimmte CAD-Werkzeuge anwendbar sein.VHDL und Verilog sind standardisiert und erlauben deshalb eine universelle Modellie-rung.� Basiszellen k�onnen sehr genau durch Schaltungssimulation analysiert werden. Die Simula-tionsdauer f�ur eine vollst�andige Analyse ist relativ kurz. Die eigentliche Gesamtschaltungsoll dagegen nur durch Logiksimulation auf die Verlustleistung hin untersucht werden.� Der Entwurf der Schaltung erfolgt durch High-Level-Synthese. Die Schaltung liegt ineiner Hochsprachenbeschreibung vor, f�ur die fertige Simulatoren bereits existieren. Des-halb ist es w�unschenswert, eine genaue Aussage �uber die Verlustleistung einer Schaltungdurch Simulation mit den herk�ommlichen Simulatoren tre�en zu k�onnen, ohne ein neuesProgrammwerkzeug zu ben�otigen.Durch dieses Verfahren soll es m�oglich sein, verschiedene Realisierungen von Architekturenin Form von Hochsprachenbeschreibungen noch vor der Logiksynthese auf den Leistungs-verbrauch hin zu untersuchen. Die g�unstigste Realisierung kann somit ermittelt werden,ohne die Schaltung als Gatterlogik aufzubauen. Eventuelle Resyntheseschritte k�onnen amHochsprachen-Code noch vor der Synthese der Logikschaltung durchgef�uhrt werden. In Bild6.1 ist dies gra�sch dargestellt.Ein wesentliches Merkmal der hier vorgestellten Methode ist die Unterteilung in zweiPhasen:Phase 1: Charakterisierungsphase. Diese beinhaltet die Extraktion der Modellparameteraus Schaltungssimulationen der einzelnen Basiszellen, die Modellierung der Zellumgebung(Lastabh�angigkeit der Modellparameter) sowie die Modellbeschreibung jeder Basiszelledurch eine Hardwarebeschreibungssprache.



80 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebenePhase 2: Ausf�uhrungsphase. Simulation der Schaltung mit einem Standard-Logiksimulatorunter Verwendung der in Phase 1 erstellten Modelle.Die Charakterisierungsphase muss f�ur alle ben�otigten Zellen nur einmal durchlaufen werden,d. h. aufwendige Schaltungssimulationen und Modellierungen werden nur einmal pro Zel-lentyp durchgef�uhrt. Die eigentliche Ermittlung der Verlustleistung beliebiger Schaltungenerfolgt davon getrennt durch einfache Logiksimulation.Dieser zweigeteilte Ansatz wurde auch schon bei anderen, bereits publizierten Verfah-ren zur Verlustleistungsbestimmung verwendet. In [72] wird eine Methode vorgestellt, beider Schaltungsteile zun�achst durch Simulation mit Zufallsstimuli charakterisiert werden. DieBestimmung der Verlustleistung erfolgt dann durch die Summation aller Schaltaktivit�atenan den Knoten der Schaltung, gewichtet mit dem jeweiligen durchschnittlichen Leistungsver-brauch an diesen Knoten. Die Genauigkeit dieses Verfahrens h�angt stark davon ab, inwieferndie Annahme gerechtfertigt ist, dass im normalen Betrieb der Schaltung die Signalwechsel anden Gattern die gleiche Zufallsverteilung aufweisen wie dies bei der Charakterisierung ange-nommen wurde. Ein detaillierterer Ansatz wird in [43] verfolgt, wobei hier der Leistungsver-brauch f�ur jede Ein-/Ausgangskombination der Signale durch Schaltungssimulation ermitteltwird. Nach einer anschlie�enden Logiksimulation werden dann die Verlustleistungen f�ur al-le an den Gattern vorkommenden Ein-/Ausgangskombinationen addiert. Dabei �ndet eineinfaches Unit-Delay-Modell Anwendung. Eine weitere hierarchische Methode wird in [58]pr�asentiert. Auch hier wird die gegebene Gesamtschaltung zun�achst in kleinere Teilschal-tungen partitioniert. Die Teilschaltungen werden dann mit Hilfe von Zustands�ubergangsdia-grammen modelliert. Die Bestimmung der Leistungswerte f�ur jeden Zustandswechsel erfolgtdurch SPICE-Simulationen (Charakterisierungsphase). Allerdings wird hierbei nicht ber�uck-sichtigt, dass die Zustandswechsel durch verschiedene Eingangssignalwechsel hervorgerufenwerden k�onnen, f�ur die sich auch der Leistungsverbrauch der Teilschaltung unterscheidet. DieBestimmung der Schaltaktivit�aten erfolgt durch statistische Methoden. Schlie�lich wird dieGesamtleistung der Schaltung durch Addition der Leistungen der Teilschaltungen ermittelt.Alle diese Verfahren ben�otigen eine eigene spezielle Simulations-Software f�ur dieAusf�uhrungsphase. Der Anwender muss sich also mit einem neuen CAD-Werkzeug vertrautmachen und besitzt zudem bei keinem dieser Verfahren die M�oglichkeit, die Schaltung bereitsanhand des VHDL- oder Verilog-Codes auf die Verlustleistung hin zu untersuchen. Das hiervorgestellte Verfahren soll dagegen dem Entwickler die M�oglichkeit bieten, die Ermittlungder Verlustleistung innerhalb seiner gewohnten Entwurfsumgebung durchf�uhren zu k�onnen.6.2 Bestimmung der ModellparameterDas Modell soll die Eigenschaften, die f�ur die Bestimmung der Verlustleistung relevant sind,f�ur jede Basiszelle nachbilden. Diese Eigenschaften werden durch Modellparameter beschrie-ben. Ein Modellparameter der dabei ber�ucksichtigt werden muss, ist nat�urlich die Verlustleis-tung der Basiszelle. Aber auch weitere Parameter sind von Bedeutung. Um die Schaltakti-vit�at einschlie�lich der Glitches durch eine Logiksimulation der Gesamtschaltung m�oglichstgenau bestimmen zu k�onnen, m�ussen auch die Verz�ogerungszeiten der Gatter ber�ucksichtigtwerden. Bei komplexeren Basiszellen, wie z. B. Volladdierern, kann es sogar zu ungewolltenSignalwechseln am Ausgang kommen, obwohl am Eingang alle Signalanken gleichzeitig an-kommen. Dieser E�ekt ist eine Folge von unterschiedlich langen Signalpfaden innerhalb derZelle. Glitches, die dadurch verursacht werden, sollen ebenfalls in der Modellierung ber�uck-



6.2 Bestimmung der Modellparameter 81sichtigt werden. Schlie�lich ist es f�ur den Leistungsverbrauch auch entscheidend, welche Lastvom Ausgang einer Zelle getrieben werden muss. Die Ausgangslast einer Zelle h�angt immervon der Eingangskapazit�at der folgenden Zellen ab. Es ist deshalb n�otig, ein Ma� f�ur dieEingangskapazit�at einzuf�uhren und diesen Parameter f�ur die vorhergehende, treibende Zellezug�anglich zu machen. In den folgenden Abschnitten werden die einzelnen Modellparameterim Detail behandelt.6.2.1 Verz�ogerungszeitmodellDie Verz�ogerungszeit eines CMOS-Gatters h�angt von verschiedenen Faktoren ab. In Kapitel5 wurde die Verz�ogerungszeit in Abh�angigkeit von den Transistorabmessungen berechnet.Bei der quantitativen Bestimmung der Verlustleistung soll jedoch nur eine bestimmte Schal-tung mit einer festen Dimensionierung betrachtet werden. Die Transistorabmessungen sindhier nicht variabel und als Modellparameter in diesem Fall nicht interessant. Die Faktoren,die bei der Zellenmodellierung f�ur die Verlustleistungsbestimmung auf h�oherer Abstraktions-ebene von Bedeutung sind, ergeben sich aus der �ausseren Beschaltung der Zellen. Als Zellenoder Basiszellen werden hier immer einzelne Logikgatter oder Volladdierer bezeichnet. DieVerz�ogerungszeit einer Zelle h�angt vom Zustandswechsel am Eingang und von der kapaziti-ven Last am Ausgang ab. Die Bestimmung der kapazitiven Last kann jedoch nicht f�ur jedeZelle isoliert erfolgen, sondern erst im eingebauten Zustand, d. h. wenn die Umgebung desGatters in der Gesamtschaltung bekannt ist. Die Abh�angigkeit vom Zustandswechsel amEingang kann f�ur jede Zelle getrennt modelliert werden. Je nach Eingangs�ubergang kann dieVerz�ogerungszeit einer Zelle stark variieren. Die Zahl M der m�oglichen Eingangs�uberg�angean einer Zelle mit n Eing�angen ergibt sich zuM = 22n � 2n : (6.1)Tabelle 6.1 zeigt die Verz�ogerungszeiten f�ur die verschiedenen Eingangs�uberg�ange an einemUND-Gatter mit zwei Eing�angen bei Belastung mit einem minimal dimensionierten Vollad-dierer. Die Zahl der m�oglichen Eingangs�uberg�ange ist in diesem Fall (m = 2) 24 � 22 = 12.Die Zahl M aller m�oglichen Eingangs�uberg�ange setzt sich zusammen aus der Zahl M0 derEingangs�uberg�ange, bei denen sich der Ausgang der betrachteten Basiszelle nicht �andert undder Zahl MT der Eingangs�uberg�ange, bei denen sich der Ausgang �andert. F�ur die Bestim-mung der Verz�ogerungszeit m�ussen nur diejenigen �Uberg�ange beachtet werden, bei denensich auch der Ausgang �andert. Dies reduziert im Fall des UND-Gatters die Anzahl der zubetrachtenden �Uberg�ange von M = 12 auf MT = 6. Die Durchschnittsverz�ogerungszeitdes UND-Gatters betr�agt 0:67ns. Die prozentuale Schwankung betr�agt nach oben 25:4%,nach unten 31:3%. Hieraus wird ersichtlich, dass die Verwendung des Durchschnittswertesals repr�asentative Verz�ogerungszeit nur eine relativ ungenaue Modellierung zul�asst. In demVerz�ogerungszeitmodell der Zellen werden deshalb alle m�oglichen Eingangs�uberg�ange separatber�ucksichtigt, bei denen am Ausgang eine �Anderung des Zustandes auftritt. F�ur Basiszel-len mit einer gro�en Anzahl von Eing�angen ist diese Vorgehensweise problematisch, da sichnach Gleichung 6.1 ein exponentieller Anstieg der Anzahl der m�oglichen Eingangs�uberg�angeergibt. Die Gra�k in Bild 6.2 veranschaulicht diese Tatsache. Wird bei der Modellierungf�ur jeden �Ubergang der zugeh�orige Wert der Verz�ogerungszeit gepeichert, so ergeben sichim Fall einer gr�o�eren Anzahl von Eing�angen sehr komplexe Zellenmodelle, die schwierighandhabbar sind und ausserdem viel Speicherplatz ben�otigen. Typischerweise besitzt jedoch



82 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebene u1 u0 y Verz�ogerung (ns)0 0 0 -1 1 1 0.841 0 0 0.651 1 1 0.720 1 0 0.631 1 1 0.740 0 0 0.46Tabelle 6.1. Verz�ogerungszeiten eines UND-Gatters mit den Eing�angen u0 und u1 und dem Ausgangy f�ur verschiedene Eingangs�uberg�ange. Der Ausgang des UND-Gatters ist mit einem Volladdiererbelastet. Prozessdaten: 0:25�m, 2:5V .
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Bild 6.2. Anzahl der m�oglichen Eingangs�uberg�ange M in Abh�angigkeit von der Anzahl n derEing�ange einer Zelle.eine Basiszelle zwischen zwei und f�unf Eing�ange. Dabei bleibt die Anzahl der m�oglichenEingangs�uberg�ange immer noch handhabbar. Im Fall einer gr�o�eren Anzahl von Eing�angenk�onnen �Uberg�ange, bei denen sich die Verz�ogerungszeit der Zelle nur um einen kleinerenBetrag unterscheidet, zu einer Gruppe von �Uberg�angen zusammengefasst werden. F�ur dieseGruppe muss nur eine einzige repr�asentative Verz�ogerungszeit zur Modellierung gespeichertwerden.Die Verz�ogerungszeit von CMOS-Gattern h�angt ausser von den Eingangsdaten auch vonder Ausgangsbelastung ab. Der Ausgang eines Gatters kann mit den Eing�angen mehrerernachfolgender Gatter verbunden sein. Die Eing�ange von Standard-CMOS-Gattern werdenvon den Gates der inneren Transistoren gebildet, wenn man von Pass-Transistor-Logikenabsieht, bei denen auch Transistorkan�ale im Signalpfad liegen k�onnen. Die Gates von MOS-Transistoren lassen sich als Kapazit�aten au�assen, der Eingangswiderstand der Transistorenist im Idealfall unendlich. Hinzu kommen noch die parasit�aren Kapazit�aten der Verbindungs-leitungen zwischen den Gattern. Es ist also gerechtfertigt, die Ausgangslast eines Gattersals rein kapazitiv anzusehen. Um die Modellierung m�oglichst allgemein zu halten, muss beider Charakterisierung der Basiszellen die Abh�angigkeit der Verz�ogerungszeit von der Last-situation ermittelt und im Modell ber�ucksichtigt werden. Dabei kann ohne Einschr�ankungder Allgemeinheit die kapazitive Ausgangslast zun�achst auf die minimal m�ogliche Last nor-miert werden. Als minimal m�ogliche Last wird die Gatekapazit�at eines NMOS-Transistorsmit minimaler Kanalweite und -l�ange angenommen. Die Gatekapazit�at Cg ist direkt pro-



6.2 Bestimmung der Modellparameter 83portional der Fl�ache Ag und einer technologieabh�angigen Konstanten cg, Cg = cg � Ag. DieKonstante cg ist f�ur alle Transistoren der Schaltung gleich, die Normierung erfolgt daherlediglich auf die Fl�ache der Gates. Die normierte Fl�ache ag ergibt sich aus dem Quotientender Gate-Fl�ache Ag und der minimalen Fl�ache Ag;min = Lmin �Wmin, ag = AgAg;min . Durch dieseNormierung vereinfacht sich die analytische Berechnung der lastabh�angigen Verz�ogerungszeitder Basiszellen.Bild 6.3 verdeutlicht die Lastabh�angigkeit der Verz�ogerungszeit f�ur das Beispiel einesVolladdierers. Die Verz�ogerungszeiten f�ur die verschiedenen Lastsituationen wurden mitSPICE-Simulationen ermittelt. Anhand der Gra�k von Bild 6.3 ist ersichtlich, dass zu ei-
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xBild 6.3. Verz�ogerungszeiten �(x) des Summenpfades einer Volladdiererzelle bei unterschiedlicherBelastung. Auf der x-Achse sind alle m�oglichen Eingangs�uberg�ange nummeriert von x = 1 : : : 56aufgetragen. Die unterste Balkenreihe zeigt die Verz�ogerungszeiten ohne Last. Dar�uber angetragensind jeweils die Werte f�ur Belastung mit einem, zwei, drei und vier Volladdierern parallel amAusgang.ner Grundverz�ogerungszeit ohne Last f�ur jeden weiteren parallelen Volladdierer am Ausgangein gleich gro�er Betrag hinzukommt. Allgemein steigt dieser additive Anteil linear mit derAusgangslast. Anhand des Elmore-Delay-Modells ist dieser Zusammenhang leicht ersicht-lich. Die Verz�ogerungszeit eines NAND-Gatters mit einer Lastkapazit�at CL berechnet sichzu (vergleiche Bild 6.4):� = 2Cd=sNR+ 2R(Cd=sN + 2Cd=sP) + 2RCL = 8RCd=s+ 2RCL ; (6.2)wobei hier angenommen wurde, dass RN = RP = R und Cd=sN = Cd=sP = Cd=s. Der ers-te Term in (6.2) ist lastunabh�angig, der zweite Term h�angt linear von der Lastkapazit�atab. Allgemein kann die Verz�ogerungszeit � einer Basiszelle aus zwei Anteilen, einem lastun-abh�angigen und einem lastabh�angigen Teil zusammengesetzt werden. Dabei ist es wiederumsinnvoll, jeden Eingangs�ubergang x separat zu behandeln. Es seien y(k) und y(k+1) jeweilsdie Ausgangszust�ande der Basiszelle vor und nach einem Wechsel des Eingangszustandes.F�ur einen Eingangs�ubergang x ergibt sich die Verz�ogerungszeit�(x) = ( �0(x) +K � �L falls y(k + 1) 6= y(k)0 falls y(k + 1) = y(k) : (6.3)
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+Cd/sNBild 6.4. NAND-Gatter mit parasit�aren Kapazit�aten.Dabei ist �L die Verz�ogerungszeit, die durch Belastung des Ausgangs mit einer "Norm-last" zur Gesamtverz�ogerungszeit hinzukommt. K ist die Anzahl der Normlasten, die dertats�achlichen kapazitiven Belastung des Ausganges entsprechen. Die De�nition der Normlastist grunds�atzlich beliebig. Beispielsweise kann ein minimal dimensioniertes Transistorgate,die kleinste vorkommende Lasteinheit, als Normlast gew�ahlt werden. Bei CMOS-Schaltungenist es jedoch meist sinnvoller, die Kombination eines NMOS-Transistors mit dem dazu kom-plement�aren PMOS-Transistor als Normlast zu w�ahlen, also einen minimal dimensioniertenInverter. In diesem Fall entspricht der Faktor K der Anzahl der minimal dimensioniertenInverter, die parallel zum Ausgang angeschlossen die gleiche Last f�ur die Basiszelle darstel-len w�urden, wie die tats�achlich angeschlossenen Gatter. Die Bestimmung von K kann ersterfolgen, wenn die �aussere Umgebung der Basiszelle in der Gesamtschaltung bekannt ist. Be-reits in der Charakterisierungsphase k�onnen f�ur dieses Verz�ogerungszeitmodell die folgendenParameter bestimmt werden:� die Grundverz�ogerungszeit �0(x) der Basiszelle f�ur alle m�oglichen Eingangskombinatio-nen,� das Zeitinkrement �L bei Belastung des Ausganges mit einer Normlast.Das Zeitinkrement der belasteten Basiszelle ist weitgehend unabh�angig vom Eingangs�uber-gang. Dies geht auch aus den Kurven in Bild 6.3 hervor. Bei der Modellierung gilt deshalb dieAnnahme �L 6= f(x). Die Bestimmung des Zeitinkrements kann auf unterschiedliche Weiseerfolgen. Da das Zeitinkrement als von den Eingangs�uberg�angen unabh�angig betrachtet wer-den kann, ist eine M�oglichkeit zur Bestimmung von �L die Simulation der Basiszelle mit einemeinzigen Eingangs�ubergang, bei dem sich der Ausgangszustand �andert. Als Ausgangsbela-stung wird dabei eine Normlast gew�ahlt. Die Di�erenz der dabei ermittelten Verz�ogerungszeitzur Verz�ogerungszeit ohne Last ergibt �L. Eine aufwendigere Methode zur Bestimmung von�L ist die Berechnung eines Durchschnittswertes aus den Ergebnissen von Simulationen mitB verschiedenen Lasten. Die Lasten sind dabei wieder ganzzahlige Vielfache einer Normlast.F�ur jeden Belastungsfall werden alle MT Eingangs�uberg�ange simuliert, bei denen sich derAusgangszustand �andert. Das Zeitinkrement �L berechnet sich gem�a� Gleichung 6.4.�L = 1MT (B � 1) B�1Xi=1 MTXx=1 (�i+1(x)� �i(x)) (6.4)



6.2 Bestimmung der Modellparameter 85Dabei unterscheidet sich der Belastungsfall i vom Belastungsfall i+1 um genau eine Norm-last. In Tabelle 6.2 sind die Werte f�ur minimales, maximales und durchschnittliches Zeitin-krement eines minimal dimensionierten Volladdierers aufgelistet. Die Ergebnisse stammenaus der gleichen Simulation wie die Werte f�ur die absoluten Verz�ogerungszeiten in Bild 6.3.Die Normlast ist in diesem Fall ebenfalls ein minimal dimensionierter Volladdierer.�L in psminimal 24.3maximal 34.2durchschnittlich 31.0Tabelle 6.2. Minimaler, maximaler und durchschnittlicher Betrag, um den die Verz�ogerungszeiteines Volladdierers bei Belastung mit einem identischen Volladdierer zunimmt.Die wesentlichen Merkmale dieses Verz�ogerungszeitmodells lassen sich in den folgendenvier Punkten zusammenfassen:� Die kleinsten Schaltungseinheiten, die modelliert werden, sind Basiszellen. Sie sind dieGrundmodule der Schaltung.� Alle Simulationen zur Charakterisierung der Basiszellen erfolgen auf Layoutebene.� Alle m�oglichen Zustands�uberg�ange am Eingang einer Basiszelle, f�ur die sich unterschiedli-che Verz�ogerungszeiten ergeben, werden separat betrachtet. Die einzelnen Verz�ogerungs-zeiten werden durch Simulation bestimmt und in der Modellbeschreibung den entspre-chenden Eingangs�uberg�angen zugeordnet.� Die Lastabh�angigkeit der Verz�ogerungszeiten wird ber�ucksichtigt. Dazu wird die durchBelastung verursachte zus�atzliche Verz�ogerungszeit in einer Simulation bestimmt und f�urjeden Eingangs�ubergang zur Grundverz�ogerungszeit addiert.Durch die detaillierte Nachbildung des zeitlichen Verhaltens der Basiszellen ist es m�oglich,die Schaltaktivit�at in Schaltungen, die aus diesen Basiszellen bestehen, sehr genau zu er-fassen. Glitches, die aufgrund unterschiedlicher Signallaufzeiten in der Schaltung entstehen,k�onnen dadurch ber�ucksichtigt werden. Dar�uberhinaus k�onnen jedoch auch Glitches an denAusg�angen von Basiszellen auftreten, obwohl alle Signalwechsel an den Eing�angen gleichzei-tig erfolgen. Um diese Glitches erfassen zu k�onnen, ist eine Betrachtung auf Schaltungsebenenotwendig. Dieses Verhalten muss also gegebenenfalls in der Modellbeschreibung der einzel-nen Basiszellen ber�ucksichtigt werden.6.2.2 Modellierung von GlitchesBeim Wechsel der Eingangssignale �andert sich in CMOS-Schaltungen gegebenenfalls auchder Pfad, �uber den der Ausgang auf dem Potential der Masse oder der Versorgungsspannungliegt. Der logische Zustand "0" am Ausgang tritt auf, wenn ein Pfad im NMOS-Block derSchaltung leitend ist, d.h. der Ausgang �uber die Kan�ale der leitenden NMOS-Transistorenauf Massepotential liegt. Entsprechend gilt f�ur den logischen Zustand "1", dass ein Pfad imPMOS-Block der Schaltung leitend ist und der Ausgang auf dem Potential der Versorgungs-spannung liegt. Die Pfade innerhalb von NMOS- oder PMOS-Block k�onnen unterschiedlichlang sein. Entsprechend k�onnen sich unterschiedliche Signallaufzeiten ergeben. Diese inter-nen Laufzeitunterschiede einer Basiszelle k�onnen zu Glitches am Ausgang f�uhren, obwohl die



86 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebeneFlanken der Eingangssignale gleichzeitig auftreten. Ein solches Verhalten zeigen insbesonde-re komplexere Basiszellen, wie beispielsweise bestimmte Typen von Volladdierern. Die L�angeder dabei entstehenden Glitches, die gewisserma�en von der Zelle selbst "erzeugt" werden,h�angt wieder vom Eingangs�ubergang und der Ausgangslast ab. In Bild 6.5 ist ein Vollad-dierer gezeigt, bei dem f�ur bestimmte synchrone Eingangs�uberg�ange am Ausgang Glitchesauftreten. Der hier dargestellte Volladdierer ist in [48] n�aher beschrieben. Die zus�atzliche

Bild 6.5. Entstehung eines Glitches am Ausgang einer Basiszelle bei synchron einlaufenden Ein-gangssignalen. Die gezeigte Basiszelle ist ein Volladdierer. Beim Eingangs�ubergang 000 �! 110tritt am Summenausgang des Volladdierers ein ungewollter Schaltvorgang auf.Schaltaktivit�at bei bestimmten Eingangs�uberg�angen kann im Modell mit VHDL beschrie-ben werden. Dazu wird beim Auftreten des entsprechenden Eingangs�ubergangs dem Ausgangzun�achst der logische Wert des Glitches zugewiesen. Nach der durch Simulation ermitteltenDauer des Glitches folgt schlie�lich die Zuweisung des korrekten, aus der aktuellen Ein-gangsbelegung resultierenden Wertes. Bild 6.6 zeigt die Simulation eines Volladdierers mitallen 56 m�oglichen Eingangs�uberg�angen. Die oberen drei Diagramme zeigen die Verl�aufeder Eingangssignale A, B und Cin. Darunter ist der mit SPICE ermittelte SignalverlaufSSPICE des Summenausgangs dargestellt. Das unterste Diagramm zeigt das Signal Smodeldes Summenausgangs f�ur die Logiksimulation des VHDL-Modells der Schaltung. Aus die-ser Darstellung ist ersichtlich, dass Glitches, deren Spannungswert in der SPICE-Simulationeine bestimmte Schwelle betragsm�a�ig �uberschreitet, im Modell als volle Impulse mit maxi-malem Spannungshub auftauchen, w�ahrend betragsm�a�ig kleinere Glitches unber�ucksichtigt



6.2 Bestimmung der Modellparameter 87bleiben. Die Beschreibung einer Schaltung mit VHDL erlaubt nur volle Spannungspegel, also0V oder UB, jedoch keine Zwischenwerte. Die Schwellenspannung, ab der ein Glitch im Mo-dell ber�ucksichtigt wird, muss wiederum experimentell ermittelt werden. Als sinnvoll erweistes sich, hierf�ur die Schwellenspannungen Uth der Transistoren zu w�ahlen, da Glitches, diebetragsm�a�ig gr�o�er als Uth sind, einen Schaltvorgang in der nachfolgenden Stufe bewirkenk�onnen.
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Bild 6.6. Summensignal am Ausgang eines Volladdierers ermittelt durch SPICE-Simulation desLayouts (SSPICE) und durch Logiksimulation des VHDL-Modells (Smodel). Die Stellen, an denenGlitches aufgrund des SPICE-Ergebnisses durch das Modell nachgebildet worden sind, sind im Bildmarkiert. Es ist ausserdem zu erkennen, dass Glitches mit kleiner Amplitude nicht nachgebildetwerden.Im Abschnitt 3.4 wurde gezeigt, dass sehr kurze Eingangsimpulse ein Gatter u. U. nichtoder nur ged�ampft passieren k�onnen. Die Simulationen verschiedener Gatter haben jedochgezeigt, dass durchaus auch Impulse, die k�urzer als die Verz�ogerungszeit eines Gatters sind,am Ausgang unged�ampft auftreten. Der von den derzeit aktuellen Synthesewerkzeugen un-terst�utzte VHDL-Standard VHDL'87 beinhaltet nur zwei Modelle, mir der die Verz�ogerungs-zeit eines Gatters ber�ucksichtigt werden kann: das sog. Inertial- und das sog. Transport-Delay-Modell. Beim Inertial-Delay-Modell bleiben solche Eingangsimpulse unber�ucksichtigt,die k�urzer als die Verz�ogerungszeit des Gatters sind. Gegebenenfalls resultiert dies in ei-ner Untersch�atzung der Schaltaktivit�at bei der VHDL-Logiksimulation. Im Gegensatz dazuk�onnen sich bei Verwendung des Transport-Delay-Modells Eingangsimpulse jeder beliebigenL�ange auf den Ausgang auswirken. Dies kann zu einer �Ubersch�atzung der Schaltaktivit�atf�uhren, da dieses Modell den E�ekt, dass sehr kurze Glitches aufge�ltert werden, nichtber�ucksichtigt. F�ur eine m�oglichst realistische Nachbildung des Verhaltens der Basiszellenist es w�unschenswert, die minimal L�ange der noch zu ber�ucksichtigenden Glitches mittelseines Parameters f�ur jede Basiszelle einstellen zu k�onnen. Durch eine geeignete VHDL-Programmierung l�asst sich dies erreichen. Eine spezielle Programmkonstruktion bewirkt,dass bei der ereignisgesteuerten VHDL-Simulation beim Auftreten eines Ereignisses am Ein-gang der Basiszelle zun�achst eine Zeit tmin gewartet wird, bevor die �Ubernahme dieses Er-eignisses in die Ereignisliste erfolgt. Tritt vor Ablauf dieser Zeit tmin ein neues Ereignis amEingang auf, so wird das erste Ereignis verworfen und nicht in die Ereignisliste aufgenom-men. Dieses Ereignis macht sich somit nicht im Simulationsergebnis bemerkbar. Die Zeit tmin



88 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebeneentspricht somit der minimalen L�ange, die ein Glitch aufweisen muss, um am Ausgang derBasiszelle eine Wirkung hervorrufen zu k�onnen. Der Wert von tmin muss f�ur jede Basiszelleeinmal mittels Schaltungssimulation ermittelt werden.Im Folgenden soll anhand eines Beispiels gezeigt werden, dass mit der hier vorgestelltenModellierung der Glitches eine bessere Absch�atzung der Schaltaktivit�at in einer Schaltungm�oglich ist, als mit den Standardmodellen. Als Beispielschaltung dient ein 5 � 5-Bit Mul-tiplizierer. Die schaltungstechnische Realisierung der verwendeten Volladdierer entsprichtder Schaltung in Bild 6.5. Insgesamt sind zum Aufbau des Multiplizierers 16 Volladdierern�otig (ohne der abschlie�enden Summation des Endproduktes). Nach Gleichung (1.6) ist derLeistungsverbrauch eines Gatters oder einer Zelle, bei Vernachl�assigung der Leckstr�ome, pro-portional zur Schaltaktivit�at. Das bedeutet, dass, bei geeigneter Modellierung, ein linearerZusammenhang zwischen den durch Schaltungssimulation ermittelten Leistungsaufnahmenund den durch VHDL-Simulation ermittelten Schaltaktivit�aten der einzelnen Volladdiererbestehen muss. Um dies f�ur die verschiedenen Modelle zu �uberpr�ufen, wurde das Layoutdes Multiplizierers mit SPICE simuliert und daraus die Leistungsaufnahme jedes einzel-nen Volladdierers ermittelt. Ausserdem wurden VHDL-Simulationen mit den verschiedenenVerz�ogerungszeitmodellen durchgef�uhrt und damit die Schaltaktivit�aten an den einzelnenVolladdierern bestimmt. In Bild 6.7 sind die Schaltaktivit�aten �uber die Leistungen f�ur dashier beschriebene Modell sowie f�ur Inertial- und Transport-Modell aufgetragen. Jeder Punktin der Graphik entspricht dabei einem Volladdierer an einer bestimmten Position inner-halb des Multiplizierers. Die Ergebnisse zeigen, dass durch die detailliertere Modellierungdes Glitch-Verhaltens der Basiszellen genauere R�uckschl�usse von der Schaltaktivit�at auf dietats�achliche Verlustleistung m�oglich sind. Dies zeigt der n�aherungsweise lineare Zusammen-hang zwischen diesen beiden Gr�o�en, der sich bei dieser Modellierung ergibt. Deutlich zuerkennen sind auch die Abweichungen bei Verwendung der Standardmodelle. Die Verwen-dung des Transport-Modells f�uhrt o�ensichtlich zu einer �Ubersch�atzung, die Verwendung desInertial-Modell dagegen zu einer Untersch�atzung der Schaltaktivit�aten. Die Abweichungenf�ur eine bestimmte Zelle sind umso gr�o�er, je gr�o�er die Logiktiefe bis zu dieser Zelle ist. DieBer�ucksichtigung aller auftretenden Glitches beim Transport-Modell f�uhrt zu einem lawi-nenartigen Anstieg der ermittelten Schaltaktivit�at mit steigender Logiktiefe. Beim Inertial-Modell wirkt sich das Vernachl�assigen kurzer Glitches, die dennoch die Zellen passieren undweitere Glitches hervorrufen k�onnen, ebenfalls in gr�o�erer Logiktiefe st�arker aus.6.2.3 VerlustleistungsmodellDie detaillierte Modellierung der Verz�ogerungszeiten und des Glitch-Verhaltens der Basiszel-len erlaubt eine genaue Bestimmung der Schaltaktivit�aten. Damit ist die erste Voraussetzungf�ur eine zuverl�assige Bestimmung der Verlustleistung einer Schaltung gescha�en. Die zweitewichtige Voraussetzung ist die Zuweisung eines genauen Leistungswertes zu jedem Schalt-vorgang. Ebenso wie die Verz�ogerungszeit h�angt auch die Verlustleistung einer Basiszellevon den Eingangsdaten ab. Jeder der 22n � 2n m�oglichen Eingangs�uberg�ange hat eine be-stimmte, im Allgemeinen unterschiedliche Leistungsaufnahme zur Folge. Die Bestimmungder einzelnen Leistungswerte kann gleichzeitig mit der Bestimmung der Verz�ogerungszeitendurch Schaltungssimulation der Basiszellen erfolgen. Ebenso wie bei der Verz�ogerungszeitist es auch hier m�oglich, die Verlustleistung einer Basiszelle als die Summe aus zwei von-einander unabh�angigen Anteilen zu betrachten. Ein Teil der Leistung wird beim Umladen
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Simulierte Leistung  PBild 6.7. Der Zusammenhang zwischen Verlustleistung und Schaltaktivit�at der einzelnen Vollad-dierer in einem 5 � 5-Bit Multiplizierer. Die Schaltaktivit�aten wurden mit den Standard-VHDL-Verz�ogerungszeitmodellen und einer genaueren Glitch-Modellierung ermittelt. Im Idealfall ergibtsich ein linearer Zusammenhang zwischen der Verlustleistung und der Schaltaktivit�at (durchgezo-gene Linie).der parasit�aren Kapazit�aten an den inneren Knoten der Basiszelle verbraucht. Betrachtetman den Leistungsverbrauch wieder f�ur alle m�oglichen Eingangs�uberg�ange getrennt, so kanndieser lastunabh�angige Anteil f�ur einen bestimmten �Ubergang x formuliert werden alsP0(x) = fC0(x)U2B : (6.5)Dabei ist C0(x) die e�ektive Kapazit�at, die beim Eingangs�ubergang x geladen werdenmuss. Die e�ektive Kapazit�at unterscheidet sich im Allgemeinen f�ur verschiedene Ein-gangs�uberg�ange, ist also abh�angig davon, welche Transistoren gerade leitend bzw. gesperrtsind und welche parasit�aren Kapazit�aten dadurch eine Last f�ur die Quelle darstellen. Un-abh�angig davon kann der Leistungsverbrauch, den eine Last am Ausgang der Zelle zurFolge hat, als zus�atzlicher Anteil zum Gesamtleistungsverbrauch angesehen werden. Dieserlastabh�angige Anteil l�asst sich nach folgender Gleichung berechnen:PL(x) = fCL(x)U2B : (6.6)Bei dieser De�nition wird auch die Lastkapazit�at CL(x) als eine Funktion der Eingangsdatenangesehen. Somit schlie�t die De�nition den Fall mit ein, dass die Lastkapazit�at nur im Falleines Wechsels des Ausgangszustandes umgeladen wird und nur dann Leistung aus der Quelleentnommen wird, wenn der Ausgang vom Zustand "0" nach "1" wechselt. Andernfalls kann



90 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebenedie Lastkapazit�at als identisch null betrachtet werden, wodurch der lastabh�angige Anteil zumGesamtleistungsverbrauch wegf�allt. Eine gleichbedeutende De�nition l�asst sich auch ange-ben, wenn die Lastkapazit�at und entsprechend der lastabh�angige Teil der Verlustleistung alsunabh�angig von den Eingangsdaten betrachtet werden und eine Fallunterscheidung aufgrunddes Ausgangszustandes erfolgt. Es seien y(k) und y(k+1) jeweils die Ausgangszust�ande vorund nach dem Wechsel des Eingangszustandes. Der lastabh�angige Teil der Verlustleistungkann somit auch folgenderma�en formuliert werden:PL = ( fCLU2B falls y(k + 1) 6= y(k)0 falls y(k + 1) = y(k) : (6.7)Gem�a� den De�nitionen f�ur den lastunabh�angigen und den lastabh�angigen Anteil nach (6.5)und (6.7), errechnet sich die gesamte Leistungsaufnahme einer Basiszelle f�ur einen bestimm-ten Eingangs�ubergang x zu P (x) = P0(x) + PL : (6.8)Der lastabh�angige Anteil ist, wie bei der Verz�ogerungszeit, additiv. Verdeutlicht wird diesdurch die Simulation einer Basiszelle mit verschiedenen Ausgangslasten. Als Beispiel dientwieder die SPICE-Simulation eines Volladdierers zun�achst ohne und dann mit Belastung.Als Last wurden, wie auch schon in Abschnitt 6.2.1 bei der Ermittlung der Lastabh�angigkeitder Verz�ogerungszeit, minimal dimensionierte Volladdierer gleichen Typs verwendet. Bild 6.8zeigt die entsprechenden Simulationsergebnisse. Bei Eingangs�uberg�angen, die nicht zu einer
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56Bild 6.8. Leistungsaufnahme einer Volladdiererzelle bei unterschiedlicher Belastung f�ur alle m�ogli-chen Eingangs�uberg�ange x (1 � x � 56). Die unterste Balkenreihe zeigt den Verlauf ohne Be-lastung. Dar�uber angetragen sind jeweils die Werte f�ur Belastung mit einem, zwei, drei und vierVolladdierern parallel zum Summenausgang.Zustands�anderung des Ausgangs f�uhren, ergeben sich f�ur alle Belastungsf�alle die gleichenVerlustleistungen, da in diesem Fall nur der lastunabh�angige Anteil P0(x) zum Leistungs-verbrauch beitr�agt. Wie aus den Simulationsergebnissen hervorgeht, bewirkt die Belastungdes Ausgangs der Zelle einen zus�atzlichen Leistungsverbrauch der sich additiv auf den Ge-samtleistungsverbrauch auswirkt. Es ist daher sinnvoll, wie im Fall der Verz�ogerungszeit,eine Normlast zu de�nieren, deren Beitrag zum Leistungsverbrauch f�ur jede Basiszelle durch



6.3 Modellbeschreibung in VHDL 91Simulation bestimmt wird. Jede beliebige Last kann als ein Vielfaches K der Normlast aus-gedr�uckt werden.Geht man von einer Belastung mit K Normlasten aus, so l�asst sich die Verlustleistung alsdie Summe aus der lastunabh�angigen Verlustleistung P0(x) und dem lastabh�angigen, auf dieNormalast normierten Leistungsanteil PL, multipliziert mit der Anzahl K der Normlastendarstellen, gem�a� P (x) = P0(x) +KPL : (6.9)Die bei der Schaltungssimulation der Basiszelle ermittelten Leistungswerte geltenzun�achst nur f�ur jene bestimmte Frequenz, die bei der Simulation als Taktfrequenz verwendetwurde. Die Taktfrequenz, bei der die Leistungswerte ermittelt wurden, ist im Folgenden mitf0 bezeichnet. Zur Ermittlung der Verlustleistung bei beliebigen Frequenzen f m�ussen dieWerte mit einem Faktor ff0 skaliert werden. Wegen der linearen Abh�angigkeit der Verlust-leistung von der Frequenz ist diese einfache Skalierung immer m�oglich. Ein anderer Ansatzbasiert auf der Verwendung von Energiewerten anstelle von Leistungswerten. Die der Quel-le entnommene Energie pro Schaltvorgang ist nat�urlich unabh�angig von der Frequenz. DieSchaltungssimulation erlaubt es zun�achst nur, auf direktem Weg die Leistungen P (x) zu be-stimmen. Entsprechend ergeben sich die Energiewerte f�ur die Einzelnen Eingangs�uberg�angeaus: W0(x) = 1f0P0(x) und WL = 1f0PL. Zur Ermittlung der gesamten Verlustleistung einerSchaltung m�ussen bei diesem Ansatz nur die einzelnen Energiewerte aufsummiert und mitder Taktfrequenz multipliziert werden.6.3 Modellbeschreibung in VHDLNach der Bestimmung der Modellparameter durch Schaltungssimulationen der Basiszellenm�ussen die gewonnenen Informationen in geeigneter Weise in eine Modellbeschreibung f�urdie Basiszellen eingebettet werden. F�ur diese Beschreibung eignet sich die Hardwarebeschrei-bungssprache VHDL in besonderer Weise. VHDL ist ein allgemeiner, international akzep-tierter Standard zur Dokumentation, Simulation und zum Datenaustausch beim Entwurfdigitaler Schaltungen. Die mit VHDL erstellten Modelle sind somit portierbar und ohnejede weitere Aufbereitung von jedem Entwickler anwendbar. Dar�uberhinaus erlaubt es dieStruktur der Sprache VHDL, neben der funktionalen Beschreibung auch zus�atzliche physi-kalische Eigenschaften einzelner Zellen, Module oder ganzer Schaltungen zu ber�ucksichtigen.Eigenschaften dieser Art k�onnen beispielsweise die Verz�ogerungszeiten und Verlustleistun-gen sein. Die Aufgabe bei der Modellbeschreibung in VHDL besteht darin, die funktionaleBeschreibung der Basiszellen zu erstellen und dar�uberhinaus die Parameter, die nur durchBetrachtungen auf unterster Schaltkreisebene zug�anglich sind, mit in das abstrakte Modellauf h�oherer Entwurfsebene einzubeziehen. Zus�atzlich muss sichergestellt sein, dass w�ahrendder abschlie�enden VHDL-Simulation Informationen zwischen den einzelnen Zellen einerSchaltung ausgetauscht werden k�onnen. Jede Zelle muss der vorhergehenden Zelle den Wertihrer Eingangskapazit�at �ubergeben, womit dann in der Vorg�angerzelle der Wert der Aus-gangslast bestimmt wird. Auf diese Weise ist es m�oglich, die G�ultigkeit der Modelle f�ur dieBasiszellen allgemein zu halten, sodass auch unterschiedlichste Belastungssituationen, diesich aus dem Einbau der Zellen in eine Schaltung ergeben, von der Modellierung abgedecktwerden k�onnen.VHDL bietet die M�oglichkeit, zwischen verschiedenen Beschreibungsformen zu w�ahlen:� einer Verhaltensbeschreibung,



92 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebene� einer datenussorientierten Beschreibung,� einer Strukturbeschreibung,� einer Kombination der oben genannten Beschreibungsformen.Bei der Verhaltensbeschreibung wird das Verhalten der Schaltung durch einen Satz von se-quentiellen, also nacheinander auszuf�uhrenden, Anweisungen beschrieben. Es wird also kei-nerlei Struktur vorgeschrieben, sondern lediglich die Funktionalit�at. Wegen der sequentiellenAbarbeitung der Anweisungen eignet sich diese Beschreibungsform nicht f�ur die Modellierungvon Basiszellen, in denen die Signale aufgrund unterschiedlicher Laufzeiten gegeneinander"konkurrieren" k�onnen und kein sequentieller Ablauf von Ereignissen vorliegt. Datenabh�angi-ge Laufzeiten sind jedoch eine wesentliche Eigenschaft der zu beschreibenden Basiszellen. Diedatenussorientierte Beschreibung hingegen besteht aus konkurrierenden Anweisungen, dienach einer de�nierbaren Verz�ogerungszeit ausgef�uhrt werden, ohne R�ucksicht auf eine be-stimmte Reihenfolge. Diese Art der Beschreibung eignet sich ideal f�ur die gew�unschte Model-lierung der Zellen, da hier f�ur bestimmte Ereignisse (z. B. Eingangs�uberg�ange) individuelleVerz�ogerungszeiten angegeben werden k�onnen und zudem die M�oglichkeit besteht, Abfra-gen einzuf�uhren, d. h. Fallunterscheidungen zwischen verschiedenen Ereignissen zu machen.Bei einer Strukturbeschreibung wird eine Schaltung als ein Satz von miteinander verbun-denen Komponenten modelliert. Diese Art der Modellierung entspricht einer Netzlistenbe-schreibung, bei der die Verbindungen zwischen den Ein- und Ausg�angen der Komponentenfestgelegt wird. Die Strukturbeschreibung eignet sich besonders f�ur Schaltungen, die einecharakteristische Struktur aufweisen, wie beispielsweise regul�are Datenpfade. Da Basiszellenkeine weiteren Komponenten enthalten, sondern die kleinste Einheit auf der betrachtetenAbstraktionsebene bilden, ist die Strukturbeschreibung f�ur die Modellierung nicht geeig-net. F�ur die Beschreibung der aus den Basiszellen aufgebauten Gesamtschaltungen ist dieseForm der Beschreibung jedoch von Vorteil, da der Austausch von Informationen zwischenden Zellen hiermit sehr gut beschrieben werden kann.F�ur die Modellierung der Basiszellen wird eine datenussorientierte VHDL-Beschreibunggew�ahlt. Die folgenden Modellparameter, die durch Schaltungssimulation ermittelt wurden,sollen dabei in die Funktionsbeschreibung einie�en:� Grundverz�ogerungszeit ohne Last f�ur alle m�oglichen Eingangs�uberg�ange,� Verlustleistung ohne Last f�ur alle m�oglichen Eingangs�uberg�ange,� Zeitinkrement zur Gesamtverz�ogerungszeit bei Belastung mit einer Normlast,� Leistungsinkrement zur gesamten Verlustleistung bei Belastung mit einer Normlast,� minimale Zeitdauer, die ein Eingangsimpuls haben muss, um am Ausgang eine Wirkunghervorzurufen,� durch Laufzeitunterschiede innerhalb der Basiszelle hervorgerufene Glitches.Die m�oglichen F�alle von Eingangs�uberg�angen werden durch Abfragen voneinander unter-schieden. Dies ist in der VHDL-Beschreibung, wie auch bei Programmiersprachen wie C oderPascal, durch eine If-Then-Else-Struktur m�oglich. Da Eingangs�uberg�ange betrachtet werdensollen, ist es n�otig, ausser dem aktuellen Eingangsdatenvektor qi auch den vorhergehen-den Eingangsdatenvektor qi�1 zu kennen, wobei i den aktuellen Taktzeitpunkt beschreibt.Der Eingang�ubergang xi bezeichne das Ereignis qi�1 �! qi. Die Menge aller �Uberg�ange,die am Eingang einer Basiszelle m�oglich sind, sei X, mit xi 2 X, i = 1; : : : ; 22n � 2n. ImVHDL-Modell der Basiszellen werden die Verz�ogerungszeiten und Verlustleistungen f�ur allem�oglichen Eingangskombinationen mj abgelegt. Die Menge der in der Modellbeschreibungabgelegten Eingangskombinationen sei M, wobei mj 2 M und j = 1; : : : ; 22n � 2n. Im Fall



6.3 Modellbeschreibung in VHDL 93der �Ubereinstimmung zwischen dem aktuellen Eingangs�ubergang xi und einer in der Modell-beschreibung abgelegten Eingangskombination mj, werden die entsprechenden Anweisungenf�ur diesen Fall ausgef�uhrt. Dabei wird die f�ur diesen Fall charakteristische Verz�ogerungszeitber�ucksichtigt und der entsprechende Wert der Verlustleistung zur Gesamtverlustleistungaddiert. Schlie�lich wird qi�1 = qi gesetzt und somit der aktuelle Eingangsdatenvektor alsVorg�anger f�ur den folgenden Eingangsdatenvektor gespeichert. Die Zuweisung des neuenAusgangswertes erfolgt durch eine Transport-Anweisung. Der Wert der Verz�ogerungszeit,der sich f�ur den aktuellen Eingangs�ubergang ergibt, wird erst beim eigentlichen Aufruf derTransport-Anweisung aus den charakteristischen Werten �0(x) und �L f�ur den aktuellen Be-lastungsfall berechnet.Jede VHDL-Beschreibung einer Zelle besteht im wesentlichen aus zwei Bl�ocken, Entityund Architecture . Die Entity beschreibt die �ausseren Anschl�usse und ist gewisserma�en eineBlack-Box-Beschreibung der Zelle. Der Architecture-Block beschreibt die eigentliche Funkti-on. Im Folgenden ist der Architecture-Block des VHDL-Modells einer Basiszelle angegeben.Der Name der Basiszelle ist dabei "Z�".ARCHITECTURE Z� Arc OF Z� ISBEGINPROCESSBEGINWAIT ON qi;WAIT ON qi FOR tmin;xi := qi�1 �! qi;IF xi = mj THENy <= TRANSPORT B AFTER (t(mj) = t0(mj) +K � tL);P�;j := P0(mj) +K � PL;ELSIF xi = mj+1 THEN: : :END IF;P� := P� + P�;j;qi�1 := qi;END PROCESS;END Z� Arc;Die Anweisung "WAIT ON qi" bedeutet das Warten auf das n�achste Ereignis am Ein-gang. Durch die darau�olgende Anweisung "WAIT ON qi FOR tmin" wird erreicht, dassf�ur die Zeitdauer von tmin auf das �ubern�achste Ereignis am Eingang gewartet wird. Erfolgtdieses neue Ereignis vor Ablauf der Zeit tmin, so wird das vorhergehende Ereignis verwor-fen und das neue Ereignis als aktuell �ubernommen. Durch diesen Programmkonstrukt ist esm�oglich, k�urzere Glitches als tmin zu eliminieren. Mit der Transport-Anweisung wird demAusgang y nach Ablauf der Zeit t(mj) = t0(mj)+K � tL der Wert B zugewiesen, B 2 f0; 1g.Durch spezielle Ein- und Ausgangsvariablen muss sichergestellt werden, dass ein Informa-tionsaustausch zwischen den Zellen innerhalb einer Schaltung m�oglich ist. Dazu werden inder Entity entsprechende Ein- und Ausg�ange de�niert, die keine Signale darstellen, sondernreellwertige Variablen, entsprechend den Ein- und Ausgangsvariablen in Funktionen und Pro-zeduren anderer Programmiersprachen, wie z. B. C. F�ur das hier vorgestellte Modell wirdeine Ausgangsvariable cE de�niert, die die Gr�o�e der Eingangskapazit�at in Form des Faktors



94 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebenebeinhaltet, der multipliziert mit der Kapazit�at der Normlast den eigentlichen Kapazit�atswertergibt. Der Wert von cE ist eine charakteristische Gr�o�e der Basiszelle und konstant. Einevektorwertige Eingangsvariable k dient zum Einlesen der Ausgangslast. Jede Komponentedieses Vektors beinhaltet den Wert der Eingangskapazit�at einer nachfolgenden Zelle odernull. Die Dimension des Vektors k muss ausreichend gro� gew�ahlt werden, entsprechend dermaximalen Anzahl der am Ausgang angeschlossenen Zellen. Die gesamte Ausgangsbelastungder Basiszelle wird innerhalb des Architecture-Blocks der Modellbeschreibung berechnet.Dies geschieht durch Addition der Komponenten des Vektors k. Somit ist K = PN�=1 k�, wo-bei N die Dimension des Vektors k bezeichnet. Eine weitere Ausgangsvariable P� ist n�otig,um den Wert der Verlustleistung in die Ergebnisdatei "DAT"ausgeben zu k�onnen. In Bild6.9 ist der Informationsaustausch zwischen den Zellen mit Hilfe der zus�atzlichen Ein- undAusgangsvariablen dargestellt.
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P6Bild 6.9. Schaltung aus mehreren Basiszellen. Neben den Leitungsverbindungen f�ur die Signalebesteht ein Informationsaustausch �uber die vektorwertige Eingangsvariable k und die Ausgangsva-riable cE. Die Verlustleistung jeder Zelle wird in die Ergebnisdatei "DAT" ausgegeben.Mit der Erstellung der VHDL-Modelle aller Basiszellen ist die Charakterisierungspha-se abgeschlossen. Diese Phase muss f�ur jede Basiszelle nur einmal durchlaufen werden. Diedaraus gewonnenen VHDL-Modelle sind dann universell in verschiedenen Schaltungen ein-setzbar. Der Zeitaufwand f�ur die Charakterisierung einer Basiszelle setzt sich aus der Zeitf�ur die Schaltungssimulation zur Ermittlung der Parameter und der VHDL-Programmierung



6.4 Bestimmung der Verlustleistung auf h�oherer Abstraktionsebene 95zusammen. Die Simulationsdauer zur vollst�andigen Bestimmung der Parameter eines Voll-addierers mit SPICE betr�agt auf einer Workstation ca. 8 Minuten, die VHDL-Beschreibungumfasst 310 Zeilen Code, wobei 56 If-Then-Else-Anweisungen mit jeweils 4 Zeilen Codeenthalten sind, die sich nur in den Werten der Parameter f�ur die Verlustleistung und dieVerz�ogerungszeit unterscheiden und daher durch einfaches Kopieren und Ver�andern der Pa-rameterwerte gewonnen werden k�onnen. Das Programmieren des VHDL-Modells eines Vol-laddierers l�asst sich daher in weniger als einer Stunde bewerkstelligen. Diese Zeit lie�e sichdurch Verwendung eines Code-Generators erheblich verk�urzen. Die Programmierung einesCode-Generators, der aus den Ergebnissen der SPICE-Simulation den VHDL-Code f�ur dieBasiszellen automatisch generiert, ist Gegenstand zuk�unftiger Arbeiten.Es bleibt anzumerken, dass eine Schaltung unter Verwendung der hier eingef�uhrten Zel-lenmodelle im Allgemeinen nicht synthetisierbar ist, d. h. die derzeitigen Entwicklungswerk-zeuge sind nicht in der Lage, anhand dieser Beschreibungen eine Schaltung zu erzeugen.Diese Form der Zellenbeschreibung dient lediglich f�ur die Simulation von Schaltungen aufh�oherer Abstraktionsebene zur schnellen Ermittlung der Verlustleistung. Um eine synteti-sierbare VHDL-Beschreibung f�ur die Gesamtschaltung zu erhalten, m�ussen jedoch nur ande-re, synthetisierbare Architecture-Bl�ocke f�ur die Basiszellen verwendet werden. Die Entitiesals Klemmenbeschreibungen bleiben unver�andert. In VHDL ist es m�oglich, f�ur eine Entitymehrere Architecture-Bl�ocke zu de�nieren. In einem Kon�gurationsteil der Gesamtschaltungmuss dann lediglich angegeben werden, welche Architecture-Bl�ocke f�ur die jeweiligen Entitiesverwendet werden sollen. Je nachdem, ob die Schaltung synthetisiert oder die Verlustleistungbestimmt werden soll, m�ussen deshalb nur kleine �Anderungen in einem Kon�gurationsteilder Schaltungsbeschreibung vorgenommen werden.6.4 Bestimmung der Verlustleistung auf h�oherer Abstraktionsebe-neDie in der Charakterisierungsphase erstellten Modelle f�ur die Basiszellen werden im Fol-genden dazu verwendet, die Verlustleistung komplexerer Schaltungen zu ermitteln. Voraus-setzung daf�ur ist nat�urlich, dass die Schaltungen aus den vorher charakterisierten Basis-zellen aufgebaut sind. Als Beschreibungsform eignet sich eine strukturelle Logikbeschrei-bung. In dieser Beschreibung tauchen die Basiszellen als Komponenten auf. Die VHDL-Beschreibungen der Basiszellen mit der in Abschnitt 6.3 vorgestellten Modellstruktur �n-den sich in einer eigenen VHDL-Zellbibliothek. Ein konventioneller VHDL-Logiksimulatordient nun in der zweiten Phase der Verlustleistungsbestimmung dazu, die Funktion derSchaltung unter Verwendung von Testdatenvektoren zu �uberpr�ufen. Dabei werden f�ur dieKomponenten der Schaltung die VHDL-Beschreibungen der entsprechenden Basiszellen ausder VHDL-Zellbibliothek verwendet. Gleichzeitig werden bei dieser ereignisgesteuerten Si-mulation die Leistungsaufnahmen f�ur die einzelnen Ereignisse in allen Basiszellen in ei-ner Ergebnisdatei abgelegt. Dies geschieht lediglich durch die spezielle Bescha�enheit derVHDL-Beschreibungen der Basiszellen und ist keine Option des Simulators. Ebenso ist dieGenauigkeit des Ergebnisses f�ur die Gesamtverlustleistung der simulierten Schaltung nuraufgrund der detaillierten Modelle gegeben. Der VHDL-Logiksimulator hat hierbei ledig-lich die Aufgabe, die Daten zu den entsprechenden Zeitpunkten an den einzelnen Zellender Schaltung anzulegen. Der Vorteil dieser Methode ist, dass kein neues Programmwerk-zeug f�ur die Verlustleistungsbestimmung ben�otigt wird. Durch den zweiphasigen Aufbau ist



96 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebenedie aufwendigere, jedoch f�ur jede Basiszelle nur einmal durchzuf�uhrende Modellierung vonder simulationsbasierten Ermittlung der Verlustleistung gr�o�erer Schaltungen getrennt. Diegra�sche Darstellung in Bild 6.10 zeigt den prinzipiellen Aufbau der beiden Phasen der Me-thode, die im Folgenden als DCM-Methode (Device-Level-Based-Cell Modelling-Methode)[64, 65] bezeichnet wird. Nach der Simulation steht f�ur jede Zelle der simulierten Schaltung
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6.4 Bestimmung der Verlustleistung auf h�oherer Abstraktionsebene 9716 � 16-Bit Array-Multiplizierer, 8 � 8-Bit Wallace-Tree-Multiplizierer sowie 16- und 32-Bit Carry-Lookahead-Addierer. Jede Multipliziererarchitektur wurde dabei mit den folgen-den Volladdierern realisiert: einem Standard-CMOS-Volladdierer (vgl. Bild 6.5), einem aufTransmission-Gates basierenden Volladdierer [23] und einem �achene�zienten, aus spezi-ellen XOR- und XNOR-Gattern aufgebauten Volladdierer, der lediglich aus 14 Transisto-ren besteht [75, 86]. Tabelle 6.3 zeigt die mit SPICE ermittelten Verz�ogerungszeiten undVerlustleistungen der drei verschiedenen Addierertypen. Die Addierer wurden dazu als Lay-outs in 0:25�m-Technologie realisiert. F�ur alle drei Addierer wurde die gleiche Ausgangs-last angenommen. Der Standard-CMOS-Addierer ist im Folgenden kurz als "CMOS", derTransmission-Gate-Addierer als "TG" und der �achene�ziente, aus 14 Transistoren aufge-baute Addierer als "T14" bezeichnet.Addierer Leistung in (�W ) Verz�ogerung in (ns)CMOS 3.39 0.89TG 5.23 0.84T14 4.07 0.78Tabelle 6.3. Verlustleistungen und Verz�ogerungszeiten von drei verschiedenen Volladdierern.Im Fall der 5 � 5-Bit Multiplizierer erfolgte die Realisierung in Form von Layouts in0:25�m-Technologie. Alle anderen Schaltungen wurden nach VHDL-Beschreibungen synthe-tisiert und auf eine 0:7�m-Technologie abgebildet. F�ur den Vergleich zwischen der Schal-tungssimulation mittels SPICE und den Ergebnissen aus der DCM-Methode wurden nur die5� 5-Bit Multiplizierer als Beispielschaltungen herangezogen. Die Simulation der gr�o�erenSchaltungen ist mit SPICE nicht mehr in akzeptabler Zeit durchf�uhrbar. PowerMill erlaubteine bis zu eintausendfach k�urzere Simulationszeit als SPICE. F�ur die gr�o�eren Schaltun-gen wurde deshalb der Vergleich mit PowerMill durchgef�uhrt. In diesen F�allen wurde auchdie Charakterisierung der Basiszellen mit PowerMill durchgef�uhrt, um die Genauigkeit derDCM-Methode im Vergleich mit einer Schaltungssimulation zu zeigen. Die Verwendung einesgenaueren Simulators wie SPICE zur Charakterisierung w�urde das Ergebnis dieses Vergleichszugunsten der DCM-Methode verzerren.F�ur die SPICE-Simulationen der 5� 5-Bit Multiplizierer wurden aus den handentworfe-nen Layouts der Schaltungen Netzlisten in einem f�ur SPICE verst�andlichen Format extra-hiert. Die Extraktion der Netzlisten erfolgte unter Ber�ucksichtigung aller parasit�aren Elemen-te, einschlie�lich der Drain-/Source-, Gate- und Leitungskapazit�aten. Anschlie�end wurdendie Schaltungen unter Verwendung von 1000 zuf�alligen Eingangsvektoren simuliert und dieVerlustleistung bestimmt. Die Verlustleistungsbestimmung mit der DCM-Methode erfolgteanhand der VHDL-Beschreibungen der Schaltungen. Die Modellparameter der Basiszellenwurden dabei aus den entsprechenden Layouts der Zellen extrahiert, die auch in den Ge-samtlayouts der Multiplizierer Anwendung fanden. In Tabelle 6.4 sind die Ergebnisse f�urdie 5� 5-Bit Multiplizierer aufgelistet. Dabei sind sowohl die ermittelten Verlustleistungenals auch die Simulationszeiten f�ur SPICE und die DCM-Methode aufgef�uhrt. Die Abwei-chungen der Werte nach der DCM-Methode von den SPICE-Ergebnissen sind in der Spalte� in Prozent angegeben. Die maximale Abweichung bei den ermittelten Leistungswertenbetr�agt 4%. Alle Simulationen wurden auf einer SUN Ultra Sparc 10 Workstation durch-gef�uhrt. Die Ergebnisse aus der Tabelle zeigen, dass die DCM-Methode f�ur die untersuchtenSchaltungen eine bis zu vier Gr�o�enordnungen schnellere Ermittlung der Verlustleistung er-



98 6. Ein VHDL-Modell zur schnellen Bestimmung der Verlustleistung auf h�ohererAbstraktionsebene Leistung (mW ) Simulationsdauer (s)Schaltung SPICE DCM � SPICE DCM5� 5 (CMOS) 0.081 0.081 0.0% 38398 55� 5 (TG) 0.144 0.150 4.0% 25354 55� 5 (T14) 0.141 0.145 2.7% 16855 5Tabelle 6.4. Leistungsverbrauch von 5 � 5-Bit Array-Multiplizierern gleicher Struktur aber mitunterschiedlichen Volladdierern. Vergleich zwischen SPICE und der DCM-Methode.laubt als SPICE. Da die Rechenzeit von SPICE exponentiell mit der Anzahl der Knotenansteigt, wirkt sich der Rechenzeitunterschied bei gr�o�eren Schaltungen noch gravierenderaus. Die Simulation von 16�16-Bit Multiplizierern mit 1000 Eingangsvektoren ist mit SPICEnicht mehr praktikabel. Tabelle 6.4 zeigt die Ergebnisse f�ur die Simulationen der verschiede-nen 16� 16-Bit Multiplizierer und der Carry-Lookahead-Addierer mit PowerMill. Auch hiersind zum Vergleich die Ergebnisse nach der DCM-Methode aufgef�uhrt. Ein Vergleich derRechenzeiten zeigt, dass die DCM-Methode eine ein bis zwei Gr�o�enordnungen schnellereErmittlung der Verlustleistung erlaubt. Die maximale Abweichung bei den Werten f�ur dieVerlustleistung betr�agt ca. 8%. Beim Vergleich der Rechenzeiten f�allt auf, dass PowerMillf�ur Schaltungen mit gleicher Architektur bei Verwendung des T14-Addierers erheblich mehrZeit ben�otigt als bei den Realisierungen mit anderen Addierertypen. Dies liegt m�oglicher-weise daran, dass in diesem Addierertyp Knoten existieren, die nicht voll auf UB aufgeladen,bzw. nicht vollst�andig entladen werden, woraus sich f�ur PowerMill Konvergenzprobleme er-geben k�onnen. Allgemein ist die Rechenzeit bei der DCM-Methode weit weniger von der Artder verwendeten Grundzellen abh�angig als bei PowerMill.Leistung (mW ) Simulationsdauer (s)Schaltung PowerMill DCM � PowerMill DCM8� 8-Mult. (CMOS) 1.13 1.16 2.1 214 148� 8-Mult. (TG) 1.80 1.85 2.9 323 158� 8-Mult. (T14) 1.55 1.64 5.7 1643 1416� 16-Mult. (CMOS) 7.56 7.76 2.6 1537 9416� 16-Mult. (TG) 12.01 12.66 5.4 3002 10916� 16-Mult. (T14) 8.28 8.94 7.9 42616 2105Wallace-Mult. (CMOS) 0.91 0.92 1.5 167 11Wallace-Mult. (TG) 1.43 1.49 4.8 218 11Wallace-Mult. (T14) 1.65 1.73 4.8 1592 12CLA-Addierer 16-Bit 1.25 1.29 3.2 157 18CLA-Addierer 32-Bit 4.95 5.18 4.6 278 64Tabelle 6.5. Leistungsverbrauch verschiedener Schaltungen. Vergleich zwischen PowerMill und derDCM-Methode.Eine interessante Frage ist, inwieweit die Rechenzeit f�ur die Simulation mit dem VHDL-Logiksimulator durch die aufwendige Art der Modellierung der Basiszellen bei der DCM-Methode beeinusst wird. Relevant ist in diesem Zusammenhang der Unterschied in derSimulationszeit bei genauer Modellierung und bei reiner Verhaltensbeschreibung der Basis-zellen. Es ist o�ensichtlich, dass die Genauigkeit bei der Modellierung mit einem gr�o�eren



6.4 Bestimmung der Verlustleistung auf h�oherer Abstraktionsebene 99Rechenaufwand erkauft werden muss. Dies erkl�art sich bereits aus der Tatsache, dass bei-spielsweise die Verhaltensbeschreibung eines Volladdierers gerade zwei Anweisungen enth�alt(je eine f�ur Summen- und Carry-Pfad), wohingegen bei der Modellierung nach Abschnitt 6.3im ung�unstigsten Fall zun�achst 56 Abfragen durchgef�uhrt, und dann die entsprechenden An-weisungen f�ur Carry- und Summenpfad ausgef�uhrt werden m�ussen. Hinzu kommt noch derzus�atzliche Aufwand f�ur die Berechnung der aktuellen Leistungen und Verz�ogerungszeitenentsprechend der Ausgangslast, sowie f�ur das Aufsummieren der einzelnen Verlustleistungen.In Tabelle 6.6 sind die Simulationszeiten bei reiner Verhaltensbeschreibung und bei genauerModellierung der Basiszellen von Array-Multiplizierern unterschiedlicher Gr�o�e aufgelistet.Durch die genauere Modellierung verlangsamt sich die VHDL-Simulation in den hier unter-DCM-Modellierung VerhaltensbeschreibungSchaltung der Basiszellen der Basiszellen8� 8-Mult. (CMOS) 14s 5s16� 16-Mult. (CMOS) 94s 38s32� 32-Mult. (CMOS) 675s 332sTabelle 6.6. Vergleich der Rechenzeiten f�ur die VHDL-Simulationen von Array-Multiplizierern beiModellierung der Basiszellen nach der DCM-Methode und bei reiner Verhaltensbeschreibung derBasiszellen.suchten F�allen etwa um einen Faktor 2 bis 3. Dieser Faktor ist jedoch auch von der Komple-xit�at der verwendeten Basiszellen abh�angig. Komplexere Zellen erfordern eine aufwendigereModellierung. Die Verhaltensbeschreibung hingegen kann zumeist auch f�ur komplexere Zel-len mit wenigen Anweisungen erstellt werden. Dementsprechend kann sich ein deutlichererUnterschied in den Simulationszeiten ergeben.Zusammenfassend l�asst sich feststellen, dass sich das hier vorgestellte, zweiphasige Ver-fahren zur Ermittlung der Verlustleistung durch eine f�ur diese Abstraktionsebene (Logike-bene oder Register-Transferebene) hohe Genauigkeit auszeichnet. Die Charakterisierung derBasiszellen erfolgt auf Schaltkreisebene und muss nur einmal pro Zelle ausgef�uhrt werden.In der eigentlichen Ausf�uhrungsphase wird die Verlustleistung einer Schaltung mittels ei-nes konventionellen VHDL-Simulators ermittelt. Es ist keinerlei neue Software n�otig. DasVerfahren erlaubt eine zwei bis vier Gr�o�enordnungen schnellere Bestimmung der Verlust-leistung als PowerMill respektive SPICE. Dadurch ist ein schneller Vergleich verschiedenerSchaltungsrealisierungen hinsichtlich der Verlustleitung m�oglich.



7. E�ziente Implementierung einerSignaltransformation
In diesem Kapitel sollen am Beispiel einer diskreten 8-Punkte Kosinustransformation (DCT)[30, 83] zwei verschiedene Varianten von Schaltungsarchitekturen bez�uglich Realisierungauf-wand und Leistungsverbrauch verglichen werden. Die DCT �ndet breite Anwendung aufverschiedensten Gebieten der Bild- und Signalverarbeitung [34]. Bei Bildverarbeitungssy-stemen wird dabei das Bild zumeist in Bl�ocke von 8 � 8 oder 16 � 16 Pixel aufgeteilt, diedann einzeln transformiert werden. Die transformierten Bl�ocke werden zun�achst quantisiertund schlie�lich kodiert versendet. Am Empf�anger wird eine inverse Kosinustransformation(IDCT) durchgef�uhrt, um wieder das urspr�ungliche Bild zu erhalten. Durch die Anwendungder DCT zur Bildcodierung lassen sich hohe Kompressionsraten erreichen.Von besonderer Wichtigkeit im Hinblick auf portable Systeme ist die Realisierung derDCT durch eine Schaltung mit geringer Verlustleistung. F�ur die Realisierung werden indiesem Kapitel zwei Architekturen n�aher betrachtet, die auf unterschiedlichen Quantisie-rungsverfahren basieren. Als Richtlinie f�ur die numerischen Eigenschaften der verschiedenenImplementierungen dient dabei der IEEE-Standard f�ur die diskrete 8 � 8 Kosinustrans-formation [1]. Bei einer der beiden betrachteten Architekturen erfolgt eine Quantisierungund damit Approximation der Winkel, um die die Datenvektoren im Zustandsraum durchdie Transformation gedreht werden. Um diese Rotationswinkel zu approximieren, werdeneinfach zu implementierende Teilrotationen verwendet, mit denen sich jeder Winkel bis zueiner beliebigen Genauigkeit nachbilden l�asst. Die Methode der Winkelapproximation wurdein anderen Arbeiten bereits f�ur diskrete Single- und Multiwavelettransformationen ange-wendet. In [54, 55, 80, 81] wurde gezeigt, dass mit diesem Verfahren sehr e�ziente VLSI-Implementierungen von Wavelettransformationen m�oglich sind. Allerdings erfolgte in diesenArbeiten keine Orientierung an einen gegebenen Standard. Interessant ist die Frage, inwie-weit sich die Winkelquantisierung f�ur standardisierte Signaltransformationen wie der DCTeignet. In [60] wurde mit der Methode der Winkelquantisierung eine verlustleistungsarmeund �achensparende L�osung f�ur die Implementierung der DCT vorgestellt. Zum Vergleichdiente in dieser Arbeit eine Architektur, bei der nicht die Rotationswinkel, sondern, wie beiStandard-Realisierungen von digitalen Filtern �ublich, die Multipliziererkoe�zienten quanti-siert wurden. In diesem Kapitel wird eine gegen�uber [60] g�unstigere Koe�zientenquantisie-rung vorgestellt und mit der Winkelquantisierung verglichen.Das Kapitel gliedert sich in vier Abschnitte. Zun�achst wird der zugrundegelegte DCT-Algorithmus vorgestellt. Der Signalussgraph der Schaltung l�asst sich dabei direkt aus einerZerlegung der Transformationsmatrix in 2 � 2 Bl�ocke ableiten. Anschlie�end wird n�aher



7.1 Der Transformationsalgorithmus 101auf die Quantisierung der Rotationswinkel eingegangen. Ein besonderes Augenmerk wirddabei auf die dazu verwendeten Klassen von Teilrotationen gerichtet. In einem weiterenAbschnitt folgt die Betrachtung der Koe�zientenquantisierung und der dabei m�oglichenOptimierungen. Die abschlie�ende Realisierung beider Architekturen als Layouts erm�oglichteinen quantitativen Vergleich des Fl�achenaufwandes. Mittels Simulation und der in Kapi-tel 6 vorgestellten DCM-Methode werden schlie�lich beide Realisierungen hinsichtlich derVerlustleistung untersucht.7.1 Der TransformationsalgorithmusEin strukturierter, schneller Algorithmus zur Berechnung der DCT wurde von Chen et al.in [17] vorgestellt. Durch die spezielle Faktorisierung der Transformationsmatrix CN m�ussenhierbei nur reelle Operationen ausgef�uhrt werden. Die allgemeine Formulierung der DCTlautet X = s 2NCNx ; (7.1)mit dem N -dimensionalen Datenvektor x. Im Fall der hier speziell betrachteten 8-PunkteDCT wird N = 8 gew�ahlt. F�ur die inverse Transformationsmatrix C�1N gilt aufgrund derOrthogonalit�at: C�1N = CTN :Die R�ucktransformation ergibt sich entsprechend zux = s 2NCTNX : (7.2)Die N �N -dimensionale Transformationsmatrix lautet allgemeinCN = 0BBBBBBBB@ 1p2 1p2 � � � 1p2cos ( �2N ) cos ( 3�2N ) � � � cos ( (2N�1)�2N )cos ( 2�2N ) cos ( 6�2N ) � � � cos ( (2N�1)2�2N )... ... . . . ...cos ( (N�1)�2N ) cos (3(N�1)�2N ) � � � cos ( (2N�1)(N�1)�2N ) 1CCCCCCCCA : (7.3)Die Transformationsmatrix kann in rekursiver Form dargestellt werden. Die N -dimensionaleMatrix berechnet sich hierbei aus N2 -dimensionalen Teilmatrizen gem�a�CN = PN  CN2 00 RN2 !BN : (7.4)Die Matrix BN ist dabei wie folgt de�niert:BN =  IN2 JN2JN2 �IN2 !BN : (7.5)Dabei ist IN2 eine Einheitsmatrix und JN2 eine Koidentit�atsmatrix, also eine Matrix mitausschlie�lich Einsen auf der Antidiagonalen, alle anderen Eintr�age sind null. Die Permuta-tionsmatrix PN dient dazu, die Elemente eines Vektors so zu sortieren, dass sie wieder in



102 7. E�ziente Implementierung einer Signaltransformationaufsteigender Reihenfolge angeordnet sind.0BBBBBBBBB@ x1x2x3x4...xN 1CCCCCCCCCA = PN0BBBBBBBBB@ x1xNx2xN�2...xN�N2 +1
1CCCCCCCCCA (7.6)Die Matrix RN2 kann nun in orthogonale 2 � 2 Bl�ocke zerlegt werden. F�ur eine 8-PunkteDCT (N = 8) ergibt sich somit die folgende Matrix:R4 = 0BBB@ cos (�7�16 ) 0 0 � sin (�7�16 )0 cos (�3�16 ) � sin (�3�16 ) 00 sin (�3�16 ) cos (�3�16 ) 0sin (�7�16 ) 0 0 cos (�7�16 ) 1CCCA� 0BBB@ 1 1 0 00 0 �1 10 0 �1 10 0 1 1 1CCCA � 0BBB@ 1 0 0 00 � sin (�4 ) cos (�4 ) 00 cos (�4 ) sin (�4 ) 00 0 0 1 1CCCA : (7.7)Die Rekursion startet mit der 2-Punkte DCTC2 = 1p2  1 11 �1 ! : (7.8)Aus dieser Matrixfaktorisierung l�asst sich schlie�lich der Signalussgraph f�ur die Schaltungs-realisierung ableiten. Im Falle der 8-Punkte DCT ergibt sich der Signalussgraph nach Bild7.1. Aus dem Signalussgraphen ist ersichtlich, dass nur orthogonale 2� 2 Rotationen aus-gef�uhrt werden m�ussen. Diese lassen sich als eine Sequenz von einfach realisierbaren Teilro-tationen darstellen. Jede Teilrotation f�uhrt eine Drehung um einen bestimmten Winkel aus.Damit k�onnen beliebige Winkel approximiert werden. Eine Quantisierung erfolgt dadurch,dass die Winkel nur bis zu einer gewissen Genauigkeit approximiert werden sollen, um die An-zahl der zu realisierenden Teilrotationen m�oglichst gering zu halten. Alternativ dazu k�onnenauch die Multipliziererkoe�zienten approximiert werden. Die Koe�zienten entsprechen denSinus- bzw. Kosinuswerten der Rotationswinkel. Im Signalussgraphen in Bild 7.1 sind dieKoe�zienten f�ur die 8-Punkte DCT eingetragen. Um auch hier den Realisierungsaufwand zubegrenzen, ist eine Quantisierung der Koe�zienten n�otig. Die mit jeder Quantisierung ver-bundenen Fehler bei der Transformation m�ussen innerhalb der vom Standard vorgeschriebe-nen Grenzen liegen. Im Folgenden soll untersucht werden, welche Realisierung { mit Winkel-oder Koe�zientenquantisierung { die Schaltung mit der geringeren Verlustleistung ergibt.7.2 WinkelapproximationDurch die Matrixfaktorisierung nach Chen et al. [17] kann eine DCT unter ausschlie�licherVerwendung orthogonaler 2� 2-Rotationen realisiert werden. Orthogonale 2� 2 Rotationenlassen sich allgemein durch eine Rotationsmatrix G beschreiben:G =  cos (�) � sin (�)sin (�) cos (�) ! : (7.9)
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Bild 7.1. Signalussgraph einer 8-Punkte DCT.Dabei ist � der Rotationswinkel. Die RotationsmatrixG kann in ein Produkt von Teilrotatio-nen aufgespalten werden, die sich durch einfache Schiebe- und Addieroperationen ausf�uhrenlassen. In der Literatur werden die Teilrotationen auch als �-Rotationen bezeichnet. Es exi-stieren verschiedene Klassen von �-Rotationen [26, 53], mit denen jeweils unterschiedlicheWinkel realisiert werden k�onnen. F�ur die hier vorgestellte 8-Punkte DCT sind lediglich zweiKlassen von �-Rotationen n�otig, um eine standardkonforme Implementierung zu erzielen.Klasse I der �-Rotationen entspricht den Stufen einer CORDIC-Sequenz [20]. Diese Klasseist durch GIi = 1p1 + 2�2i �  1 �2�i�2�i 1 ! : (7.10)de�niert. Durch eine einzelne Rotation dieser Klasse lassen sich die Winkel �Ii =� arctan (2�i) realisieren. Um eine feinere Abstufung der Winkel zu erreichen, wird einezweite Klasse von �-Rotationen ben�otigt:GIIi = 1p1 + 2�4i�2 �  1� 2�2i�1 �2�i�2�i 1� 2�2i�1 ! : (7.11)Die m�oglichen Rotationswinkel f�ur eine �-Rotation der Klasse II sind �IIi =� arctan ( 2�11�2�2i�1 ). Aus den De�nitionen der Teilrotationen wird ersichtlich, dass bei bin�arerZahlendarstellung nur einfache Schiebe- und Addierschritte zur Realisierung n�otig sind, dain den Gleichungen nur Potenzen zur Basis 2 auftreten. Ein wesentlicher Vorteil dieser Art



104 7. E�ziente Implementierung einer Signaltransformationder Realisierung liegt darin, dass durch die ausschlie�liche Verwendung orthogonaler Teil-rotationen die gesamte approximierte Transformation ebenfalls orthogonal bleibt. Dadurchwird die exakte Rekonstruierbarkeit des Signals nach der R�ucktransformation garantiert.Mit den zwei Klassen von �-Rotationen sollen im Folgenden alle Rotationen im Signal-ussgraphen aus Bild 7.1 approximiert werden. F�ur die Approximation der Rotationswinkelder hier betrachteten DCT ist es n�otig, die Rotationswinkel schrittweise soweit zu verfei-nern, dass die gesamte Transformation den Anforderungen des IEEE-Standards gen�ugt. DerStandard sieht f�ur die Pixel eines zu kodierenden Bildes eine Au�osung von 9 Bit vor. An-hand der Gleichungen (7.1) und (7.3) ist nachvollziehbar, dass die Eingangsdaten durch dieTransformation h�ochstens mit einem Faktor q 2N � Np2 = pN multipliziert werden. F�ur N = 8ergibt sich demnach ein maximaler Faktor von 2:83. Um einen dabei m�oglichen numerischen�Uberlauf zu verhindern, m�ussen zwei zus�atzliche Bit am MSB (Most Signi�cant Bit) an-gef�ugt werden. Bei einer Schiebeoperation entsprechend einer Multiplikation der Daten mitdem Faktor 2i werden alle Bit um i Positionen in Richtung der niederwertigeren Stellenverschoben. Daher m�ussen zus�atzliche Bit an den niederwertigsten Stellen vorgesehen wer-den, um die Quantisierungsfehler, die aufgrund der begrenzten Datenwortbreite auftretenk�onnen, innerhalb der vom Standard geforderten Grenzen zu halten.Der Entwurf des Signalussgraphen der zu realisierenden Schaltung mit approximiertenRotationen erfolgt iterativ. Zun�achst wird dabei von einer unendlichen Datenwortbreite aus-gegangen und Quantisierungsfehler somit nicht ber�ucksichtigt. F�ur die Startl�osung wird jederWinkel nur durch eine �-Rotation der Klasse I approximiert. Die daraus erhaltene Schaltunggen�ugt jedoch noch nicht den Anforderungen des Standards. Es folgt eine schrittweise Verfei-nerung der Approximation, bis die Transformation den Standard erf�ullt. Im letzten Schrittwird die Datenwortbreite soweit verringert, bis der maximal tolerierbare Quantisierungsfeh-ler gerade noch innerhalb der geforderten Grenzen liegt. Nach diesem Verfahren ergibt sichder Signalussgraph nach Bild 7.2. Es ist eine Datenwortbreite von 16 Bit erforderlich, diesich aus der 9-Bit-Darstellung f�ur die Pixel, 2 Bit f�ur �Uberlauf und 5 Bit f�ur die Reduzierungder Quantisierungsfehler zusammensetzt. In Tabelle 7.1 sind die exakten und approximiertenWinkel gegen�ubergestellt. Die Tabelle zeigt ausserdem die Zusammensetzung der approxi-mierten Winkel aus den �-Rotationen der beiden Klassen. Der Skalierungsfaktor der 45oexakter Winkel approximierter Winkel�ex �approx Anzahl der �-Rotationen433:75o 33:7342o �approx = �II1 + �I3 � �II4 + �I7145o 45o �approx = �I0367:5o 67:508o �approx = �I0 + �II1 � �I3 � �I9378:75o 78:7885o �approx = 90o � (�II3 + �I7 + �II4 )Tabelle 7.1. Exakte und approximierte Rotationswinkel f�ur die 8-Punkte DCT. Unter der n�otigenAnzahl von �-Rotationen ist angegeben, welche �-Winkel jeweils zum approximierten Gesamtwinkelf�uhren.Rotation betr�agt 1p1+2�2�0 = 1p2 . Entwickelt man diesen mit der erforderlichen Genauigkeit
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-1Bild 7.2. Signalussgraph einer 8-Punkte DCT mit approximierten Rotationen.in eine Potenzreihe, so ergibt sich:1p2 � 2�1 + 2�3 + 2�4 + 2�6 + 2�8 : (7.12)Alternativ dazu kann der Skalierungsfaktor auch in Produktform dargestellt werden. Mit dererforderlichen Genauigkeit ergibt sich dabei:1p2 � (2�1 + 2�1)(1� 2�4)(1 + 2�8)(1 + 2�9) : (7.13)Beide Darstellungen erfordern bei der Realisierung 4 Schiebe- und Addierschritte. Jedoch er-gibt sich f�ur die Produktdarstellung nach (7.13) eine g�unstigere Verdrahtungsstruktur. DieseDarstellung wurde auch zur Realisierung des Signalussgraphen aus Bild 7.2 angewendet.Bei einer Realisierung nach der Reihendarstellung gem�a� (7.12) muss das zu skalierende Si-gnal x an jeden Addierer gef�uhrt werden. Das skalierte Signal x̂ ergibt sich bei Skalierungmit 1p2 entsprechend zu x̂ = 2�1x + 2�3x + 2�4x + 2�6x + 2�8x. Die Leitungen m�ussendazu im Layout um die jeweils vorhergehenden Addierer herum- oder unter Verwendung ei-ner eigenen Metalllage dar�uberhinweggef�uhrt werden. Bei gleicher Anzahl von Schiebe- undAddierschritten ist deshalb eine Realisierung des Skalierungsfaktors in Produktdarstellungvorzuziehen.Im n�achsten Abschnitt wird gezeigt, dass, je nach Faktor, entweder die Produktdarstel-lung oder die Reihendarstellung eine geringere Anzahl von Schiebe- und Addierschrittenerfordert. Durch den �Ubergang auf eine andere Darstellungsform kann gegebenenfalls eineg�unstigere Realisierung erreicht werden.



106 7. E�ziente Implementierung einer Signaltransformation7.3 Koe�zientenapproximationEine direkte Realisierung des Signalussgraphen aus Bild 7.1 erh�alt man, indem man dieSinus- und Kosinuswerte der Rotationswinkel als Multipliziererkoe�zienten au�asst. Da dieKoe�zienten ci mit der Architektur der DCT nach der Matrixfaktorisierung in (7.7) festge-legt sind, k�onnen sie als fest verdrahtete Multiplikationen realisiert werden. Der WertebereichR der Koe�zienten ist R = [�1; 1]. Bei bin�arer Kodierung erfolgt die Darstellung als Summeaus Potenzen zur Basis 2: ci = �i 1Xk=0�i;k2�k ; (7.14)wobei �i 2 f�1; 1g und �i;k 2 f0; 1g. Ein Signed-Digit-Darstellung (SDNR-Darstellung)erh�alt man, wenn man die Menge der zul�assigen Werte f�ur �i;k erweitert, sodass auch nega-tive Wertigkeiten zugelassen sind. Es gilt dann �i;k 2 f�1; 0; 1g. Dadurch ist es m�oglich dieAnzahl der von Null verschiedenen Stellen in der bin�aren Darstellung zu reduzieren. Einekanonische SDNR-Darstellung der Koe�zienten enth�alt die minimal m�ogliche Anzahl vonStellen ungleich Null. Da nur die von Null verschiedenen Summanden in (7.14) realisiert wer-den m�ussen, ergibt sich f�ur die kanonische SDNR-Darstellung ein im Allgemeinen geringererRealisierungsaufwand als bei einfacher bin�arer Kodierung. Um den Realisierungsaufwandweiter zu verringern, ist es n�otig, ein Quantisierung der Koe�zienten durchzuf�uhren, dadiese nat�urlich nur innerhalb einer bestimmten Genauigkeit dargestellt werden m�ussen. Dieerforderliche Genauigkeit ergibt sich wieder aus den Anforderungen des IEEE-Standards f�urdie DCT. Das Vorgehen ist dabei �ahnlich wie bei der Winkelquantisierung. Die Au�osungder Pixel betr�agt 9 Bit. Zwei zus�atzliche Bit an den h�ochstwertigen Stellen sind n�otig, umeinen �Uberlauf innerhalb der Transformation zu verhindern. Zun�achst wird wieder eine un-endliche Anzahl von Daten-Bit an den niederwertigsten Stellen angenommen, d.h. es erfolgtkeine Quantisierung der Daten. Nun wird die Darstellung der Koe�zienten beginnend mitnur einer Stelle hinter dem Komma soweit verfeinert, bis die Anforderungen des Standardsvon der Gesamtransformation erf�ullt werden. Erst dann erfolgt die Ermittlung der n�otigenDatenwortbreite, indem die Datenworte nach jeder Schiebeoperation von den niederwertig-sten Stellen her durch Zweierkomplement-Endschneiden auf eine bestimmte Anzahl von Bitquantisiert werden. Die Anzahl der nach jeder Schiebeoperation abgeschnittenen Bit wirdschrittweise solange erh�oht, bis die Anforderungen des Standards gerade noch erf�ullt werden.Als Beispiel f�ur die Quantisierung wird im Folgenden die Darstellung des Koe�zientenc1 = sin (3�8 ) gezeigt. Die bin�are Darstellung dieses Koe�zienten ergibt bei einer Genauigkeitvon neun Nachkommastellen: c1 = 0:1110110012 ;die kanonische SDNR-Darstellung (CSD) mit der minimalen Anzahl von Elementen ungleichNull lautet c1 = 1:000101001CSD :Diese Darstellung ist �aquivalent mitc1 = 1� 2�4 � 2�6 + 2�9 :Zur Realisierung in dieser Darstellungsform sind drei Schiebe- und Addierschritte n�otig.Subtraktionen werden durch Komplementbildung auf Additionen �ubergef�uhrt. Die gesamte



7.3 Koe�zientenapproximation 107Transformation bleibt jedoch standardkonform, wenn der Koe�zient in faktorisierter Formrealisiert wird: c1 = (1� 2�4)(1� 2�6) :Bei dieser Darstellung sind lediglich zwei Schiebe- und Addierschritte n�otig. Zudem gestaltetsich die Verdrahtung bei der Produktdarstellung einfacher, wie anhand von Bild 7.3 deutlichwird. Welche Art der Koe�zientendarstellung f�ur die Realisierung am g�unstigsten ist, h�angt
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b)Bild 7.3. Realisierung des Koe�zienten c1 = sin (3�8 ). a) Summe aus Potenzen zur Basis 2: c1 =1�2�4�2�6+29, b) Produktdarstellung c1 = (1�2�4)(1�2�6). w bezeichnet die Datenwortbreite.vom jeweiligen Koe�zienten selbst ab und muss von Fall zu Fall entschieden werden. InTabelle 7.2 sind die Summen- und Produktdarstellungen f�ur alle Koe�zienten der 8-PunkteDCT aufgef�uhrt. Die Koe�zienten sind dabei so quantisiert, dass die Gesamttransformati-on gerade noch die Anforderungen des Standards erf�ullt. F�ur die letztendliche Realisierungwird immer die Darstellung gew�ahlt, die die wenigsten Schiebe- und Addierschritte ben�otigt.Um die Quantisierungsfehler nach jeder Schiebeoperation innerhalb der durch den StandardKoe�zient Summenform Produktformsin (�4 ) 2�1 + 2�3 + 2�4 + 2�6 + 2�8 � (2�1 + 2�2)(1� 2�4)(1 + 2�8)(1 + 2�9)cos (�4 ) 2�1 + 2�3 + 2�4 + 2�6 + 2�8 � (2�1 + 2�2)(1� 2�4)(1 + 2�8)(1 + 2�9)sin (3�8 ) 1� 2�4 � 2�6 + 2�9 � (1� 2�4)(1� 2�6)cos (3�8 ) � 2�2 + 2�3 + 2�7 (2�2 + 2�3)(1 + 2�5)(1 + 2�8)sin (3�16 ) � 2�1 + 2�4 � 2�7 (2�1 + 2�4)(1� 2�3)(1� 2�8)cos (3�16) 1� 2�3 � 2�4 + 2�6 + 2�8 � (1� 2�3)(1� 2�5)(1� 2�6)(1� 2�8)sin (7�16 ) 1� 2�6 � 2�8 � (1� 2�6)(1� 2�8)cos (7�16) � 2�3 + 2�4 + 2�7 (2�3 + 2�4)(1 + 2�5)(1 + 2�7)Tabelle 7.2. Koe�zientendarstellung in Summen- und Produktform, jeweils bis zu einer Genauig-keit, bei der der IEEE-Standard f�ur die 8-Punkte DCT gerade noch eingehalten wird. Die f�ur dieVLSI-Realisierung ausgew�ahlten Darstellungen sind mit � gekennzeichnet.gegebenen Grenzen zu halten, m�ussen an den niederwertigsten Stellen der Daten zus�atzlicheBit zur Verf�ugung gestellt werden. Bei der Quantisierung der Koe�zienten wird zun�achstwieder von einer unendlichen Ausdehnung der Datenworte in Richtung niederwertiger Bitsausgegangen. F�ur die Realisierung muss die Datenwortbreite auf das minimal m�ogliche Ma�



108 7. E�ziente Implementierung einer Signaltransformationbeschr�ankt werden, um den Hardware-Aufwand gering zu halten. Bei Anwendung der obengezeigten Koe�zientenquantisierung ergibt sich eine minimal n�otige Datenwortbreite von 15Bit. Diese setzt sich aus den 9 Bit f�ur die Darstellung der Pixel, 2 Bit f�ur �Uberlauf undweiteren 4 Bit f�ur die Kompensation von Quantisierungse�ekten zusammen. Zum Vergleich:bei der Winkelapproximation war eine Datenwortbreite von 16 Bit erforderlich. O�ensicht-lich ist die Realisierung mit quantisierten Koe�zienten weniger emp�ndlich gegen�uber einerDatenquantisierung als die Realisierung mit quantisierten Rotationswinkeln. In Tabelle 7.3sind die n�otigen Erweiterungen der Datenwortbreite f�ur beide Realisierungen dargestellt.Position Winkel- Koe�zienten-Grund MSB LSB approximation approximation�Uberlauf x 2 2Quantisierung der Daten x 5 4Tabelle 7.3. Erweiterungen der Datenwortbreite f�ur �Uberlauf und Reduzierung von Quantisierungs-fehlern.7.4 VLSI-RealisierungNach dem Entwurf der DCT auf Architekturebene wird in diesem Abschnitt die Realisierungder Schaltung in Form eines Maskenlayouts vorgestellt. Ein Vergleich der beiden unterschied-lichen Architekturen mit Winkel- und Koe�zientenapproximation zeigt zun�achst, dass diedirekte Realisierung des Signalussgraphen der DCT nach Bild 7.1 mit approximierten Ko-e�zienten einen o�ensichtlich geringeren Aufwand erfordert. Der Grund daf�ur ist zum einendie bei dieser Architektur geringere Datenwortbreite. Zum anderen zeigt sich aber auch, dassdar�uberhinaus im Vergleich zur Winkelapproximation weniger Schiebe- und Addierschritten�otig sind, um die gesamte Transformation auszuf�uhren. Insgesamt sind bei der Version mitden approximierten Winkeln 74 Schiebe- und Addierschritte n�otig, gegen�uber 72 Schiebe-und Addierschritten bei der Version mit den approximierten Koe�zienten.Um die Datendurchsatzrate zu erh�ohen und gleichzeitig die Anzahl unerw�unschter Schalt-vorg�ange aufgrund von Laufzeitunterschieden zu verringern, sollen mittels Pipelining Regi-sterstufen in die Schaltung eingef�uhrt werden. Dabei ist es sinnvoll, anstatt ganzer Registernur Latches, bestehend aus einem Transmission-Gate und einem Inverter, zu verwenden. Dadie Eingangskapazit�aten der Gatter und Volladdierer in der Schaltung zur Ladungsspeiche-rung genutzt werden k�onnen, lassen sich die Inverter der Latches einsparen, wie dies bereitsim Abschnitt 4.1.1 erl�autert wurde. Das Pipelining soll so erfolgen, dass nach jeder Schiebe-und Addieroperation eine Register- oder Latch-Stufe platziert wird. Damit wird eine aufWortebene vollsystolische Realisierung erreicht. Die minimal m�ogliche Taktperiode h�angtin diesem Fall nur noch von der Datenwortbreite w ab. Bezeichnet dA die Verz�ogerungs-zeit eines Volladdierers, so ergibt sich die minimal m�ogliche Taktperiode zu 	 = w � dA. Beivollsystolischer Realisierung ergibt sich f�ur die Architekturen mit Winkel- und Koe�zienten-approximation eine unterschiedliche Anzahl von ben�otigten Pipeline-Stufen. Dies liegt an derunterschiedlichen Anzahl von hintereinander auszuf�uhrenden Schiebe- und Addierschritten.F�ur die DCT mit approximierten Rotationswinkeln sind bei vollsystolischer Realisierung 19Pipeline-Stufen n�otig. Das Pipelining der DCT mit approximierten Koe�zienten erfordert



7.4 VLSI-Realisierung 109dagegen nur 11 Pipeline-Stufen. Dies l�asst einen geringeren Fl�achenbedarf bei der Realisie-rung des Layouts erwarten. In Bild 7.4 sind die Taktschemen f�ur das Pipelining der beidenunterschiedlichen Realisierungen mit Latches als getakteten Elementen dargestellt.Werden die Floorpl�ane der Schaltungen so gestaltet, dass die beiden Additionen amEnde jedes Rotors gem�a� den Signalu�graphen �ubereinander angeordnet sind, so ergebensich aufgrund der �Uberkreuzungen der Datenleitungen im Layout Verdrahtungskan�ale, derenBreite durch die Datenwortbreite w bestimmt ist. Durch eine wortweise Verschachtelung der
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Bild 7.4. Pipelining bei vollsystolischer Realisierung der DCT mit Winkel- und Koe�zientenap-proximation und Verwendung von Latches als getakteten Elementen. Die beiden unterschiedlichenTaktphasen zur Ansteuerung der Latches sind mit "1" und "2" gekennzeichnet.Addierer ist es m�oglich, den Fl�achenbedarf f�ur die Verdrahtung zu reduzieren. In Bild 7.5ist das Prinzip f�ur die wortweise Verschachtelung eines Rotors dargestellt. Der Aufbau derLayouts erfolgt in einer Bit-Slice-Struktur, d. h. die gesamte DCT wird zun�achst nur f�ureine Datenwortbreite von einem Bit realisiert. F�ur die n�otigen Schiebeverdrahtungen werdenspezielle Verdrahtungszellen verwendet, die in [81] und [76] detailliert beschrieben sind. Die



110 7. E�ziente Implementierung einer SignaltransformationGesamtlayouts der Schaltungen entstehen durch paralleles Aneinanderf�ugen einer der Da-tenwortbreite entsprechenden Anzahl von Bit-Slices. Die ben�otigte Chip-Fl�ache f�ur das Ge-
1 2

3 4

1 32 4Bild 7.5. Wortweise Verschachtelung eines Rotors.samtlayout der 8-Punkte DCT mit approximierten Rotationswinkeln in 0:25�m-Technologiebetr�agt 0:59mm2, die Anzahl der Transistoren ist 43456. Die ben�otigte Chip-Fl�ache f�ur die8-Punkte DCT mit approximierten Koe�zienten betr�agt 0:52mm2, die Anzahl der Transi-storen ist hier 37740.Eine Simulation der beiden Realisierungen mit PowerMill zeigt den geringeren Leistungs-verbrauch der DCT mit den approximierten Koe�zienten. Die Verlustleistungsbestimmungmit der in Kapitel 6 vorgestellten DCM-Methode best�atigt dieses Ergebnis. In Tabelle 7.4sind die Ergebnisse aus den beiden DCT-Realisierungen zusammengefasst. Die in der Ta-DCT mit DCT mitapproximierten approximiertenRotationswinkeln Multipliziererkoe�zientenAnzahl der Schiebe-und Addierschritte 74 72Anzahl derVolladdierer 1184 1080Latenzzeit(Taktperioden) 19 11Anzahl derTransistoren 43456 37740Chip-Fl�ache(mm2) 0.59 0.52Leistung in mW(PowerMill) 0.91 0.76Leistung in mW(DCM) 0.86 0.74Tabelle 7.4. Vergleich der Realisierungen einer 8-Punkte DCT mit Winkel- und Koe�zientenap-proximation jeweils in 0:25�m-Technologie.belle angegebenen Latenzzeiten gelten bei Verwendung ganzer Register f�ur das Pipelining.



7.4 VLSI-Realisierung 111Werden, wie in der eigentlichen Realisierung nach den Signalussgraphen in Bild 7.4, nurTransmission-Gates als getaktete Elemente verwendet, so halbieren sich die Latenzzeiten.Das Fazit aus den hier gezeigten Ergebnissen ist, dass die Approximation der Rotati-onswinkel zwar eine e�zientere Implementierung von Wavelettransformationen erlaubt, wiedies aus den Arbeiten [54, 55, 80] und [81] hervorgeht, f�ur die standardkonforme Realisierungeiner DCT bez�uglich Verlustleistung und Fl�achenbedarf jedoch nicht die g�unstigsteWahl dar-stellt. Verantwortlich daf�ur ist mitunter auch der h�ohere Aufwand f�ur das Pipelining unddie daraus resultierende gr�o�ere Belastung der Taktversorgung.Das Gesamtlayout f�ur die 8-Punkte DCT mit approximierten Rotationswinkeln ist in Bild7.6 dargestellt. Bild 7.7 zeigt das Gesamtlayout f�ur die 8-Punkte DCT mit approximiertenMultipliziererkoe�zienten. Beide Layouts wurden nach der Full Custom Design-Methoderealisiert.
Bild 7.6. Gesamtlayout der 8-Punkte DCT mit approximierten Rotationswinkeln.
Bild 7.7. Gesamtlayout der 8-Punkte DCT mit approximierten Koe�zienten.



8. Zusammenfassung
Das Thema der vorliegenden Arbeit ist der Entwurf integrierbarer digitaler CMOS-Schaltungen mit niedriger Verlustleistung. Einen besonderen Schwerpunkt bilden dabeiSchaltungen, die typischerweise in digitalen Signalverarbeitungssystemen zum Einsatz kom-men. Es wurden zum einen allgemein anwendbare Methoden und Verfahrensweisen vorge-stellt, zum anderen deren praktischer Einsatz anhand von Beispielen gezeigt und die E�ekti-vit�at der Verfahren untersucht. Die allgemein unter dem Begri� Low-Power-Design zusam-mengefassten Entwurfsmethoden lassen sich in zwei gro�e Teilbereiche einordnen:1) Methoden zur Bestimmung der Verlustleistung und2) Methoden zur Verringerung der Verlustleistung elektrischer Schaltungen.In dieser Arbeit wurden sowohl Methoden zur Bestimmung, als auch solche zur Verrin-gerung der Verlustleistung erarbeitet. Ihre Anwendbarkeit ist nicht auf einen bestimmtenEntwurfsstil beschr�ankt; sie sind gleicherma�en f�ur die High-Level-Synthese als auch f�ur denFull-Custom-Entwurf einsetzbar.Um ein hinsichtlich minimaler Verlustleistung optimales Resultat zu erhalten, ist es not-wendig, beim Top-Down-Entwurf einer Schaltung auf allen Entwurfsebenen die dabei zurVerf�ugung stehenden Methoden zur Verringerung der Verlustleistung anzuwenden. Es wur-den neue Verfahren sowohl f�ur h�ohere als auch f�ur niedrigere Entwurfsebenen entwickeltund in dieser Arbeit vorgestellt. Auf der Logikebene kann durch die direkte Glitch-Analysezeitbehafteter Boolescher Funktionen die durch Glitches verursachte unerw�unschte Schal-taktivit�at schnell abgesch�atzt werden. F�ur die zeitbehafteten Booleschen Funktionen wur-den Bedingungen angegeben, unter denen Glitches auftreten k�onnen. Gegebene zeitbehafteteBoolesche Funktionen k�onnen programmunterst�utzt auf diese Bedingungen hin untersucht,und dadurch die Glitchaktivit�at der zugeh�origen Schaltungen ermittelt werden. Die Genau-igkeit dieses Verfahrens ist f�ur die Bestimmung von Knotengewichten zur Optimierung derSchaltung hinsichtlich der Glitch-Aktivit�at mittels Retiming ausreichend.Retiming und Pipelining wurden als Methoden zur Reduzierung der Verlustleistung vor-gestellt. Im Gegensatz zu klassischen Retiming-Verfahren ist hier nicht die Minimierung derTaktperiode sondern die Minimierung der Glitches das Ziel. Als Gewichte an den Knotendes Signalussgraphen einer Schaltung dienen hier nicht, wie bei der klassischen Anwen-dung, die Verz�ogerungszeiten, sondern die Glitch-Aktivit�aten an den Knotenausg�angen. ZurBestimmung dieser Glitch-Gewichte k�onnen wieder die oben erw�ahnten Verfahren angewen-det werden. Es wurde gezeigt, dass durch die Verwendung von Registern als Barrieren f�urGlitches und zur Synchronisation unterschiedlicher Signallaufzeiten, die wiederum zu Glit-ches f�uhren k�onnen, die Verlustleistung von Schaltungen reduziert werden kann. Die gezielte



8. Zusammenfassung 113Umverteilung der Register durch Retiming ergab bei den untersuchten Datenpfaden eineVerringerung der Verlustleistung um bis zu 40%.Als ein Verfahren zur Verringerung der Verlustleistung auf Transistorebene wurde die Di-mensionierung von Transistoren zum Abgleich unterschiedlicher Signallaufzeiten vorgestellt.Dieses neue Verfahren basiert auf einer Modellierung der Schaltung auf der h�oher liegendenGatterebene, wodurch sich die Anzahl der freien Parameter f�ur die Optimierung erheblichverringern l�asst. Optimierungsvariablen sind die Kanalweiten und -l�angen der Transisto-ren. Die zu minimierende Zielfunktion enth�alt neben dem Laufzeitunterschied der Signaleauch die durch parasit�are Kapazit�aten hervorgerufene Verlustleistung als Optimierungsziel.Das resultierende Optimierungsproblem geh�ort zur Klasse der Mehrziel- oder Vektoroptimie-rungsprobleme. Durch die Einf�uhrung eines Parameters, mit dem beide Optimierungszielegewichtet werden, gelingt es, das Vektoroptimierungsproblem auf ein skalares Optimierungs-problem �uberzuf�uhren. Zur L�osung dieses skalaren Optimierungsproblems stehen dann eineReihe von Standardmethoden zur Verf�ugung. Das Optimierungsverfahren wurde in einenAlgorithmus eingebunden, der einen Abgleich der Verz�ogerungszeiten aller Pfade in einerSchaltung vornimmt. Der kritische Pfad der Schaltung bleibt dabei unver�andert, d. h. diezeitlichen Anforderungen an die Gesamtschaltung werden auch nach der Anwendung des Ver-fahrens eingehalten. Die Ergebnisse zeigen eine erhebliche Verringerung der Verlustleistungbei einem in geringerem Ma�e gr�o�eren Fl�achenbedarf. In Anbetracht der vielversprechendenErgebnisse erscheint die weitere Erforschung dieses Themas als lohnend. Ein neuer Gesichts-punkt diesbez�uglich ist z. B. das Einf�ugen von Transistoren in die Gatter, die dann lediglichals Verz�ogerungselemente dienen, ohne die eigentliche Funktion zu beeinussen. Anders alsbeim bisherigen Ansatz lie�e sich dadurch vermeiden, dass sich die Ausgangsbelastung vor-hergehender Gatter durch die neue Dimensionierung der Transistoren ver�andert.Speziell f�ur den High-Level-Syntheseprozess wurde ein Verfahren zur Bestimmung derVerlustleistung pr�asentiert, das auf der genauen Modellierung der Grundelemente einerSchaltung, so genannten Basiszellen basiert. Die Beschreibung der Schaltung erfolgt aufh�oherer Abstraktionsebene mit VHDL. Das gesamte Verfahren ist in zwei Phasen unterteilt.In einer ersten Phase werden alle Basiszellen charakterisiert. Die Charakterisierung erfolgtdurch Simulation der einzelnen Basiszellen auf Transistorebene. Die daraus gewonnen Pa-rameter ie�en dann in eine VHDL-Beschreibungen der Basiszellen ein. Wie gezeigt wurde,gelingt es somit, den Leistungsverbrauch und das zeitliche Verhalten der Zellen sehr genauauf h�oherer Abstraktionsebene nachzubilden. Die erste Phase des Verfahrens muss f�ur jedeZelle nur einmal ausgef�uhrt werden. In der zweiten Phase, der eigentlichen Ausf�uhrungspha-se, erfolgt die Simulation von beliebigen Schaltungen, die aus den vorher charakterisiertenBasiszellen bestehen, mittels eines konventionellen VHDL-Logiksimulators. Die neue Model-lierungsmethode erlaubt es, eine genaue Bestimmung der Verlustleistung mit dem Rechen-aufwand einer einfachen Logiksimulation durchzuf�uhren. Mit diesem Verfahren k�onnen { nuranhand der VHDL-Beschreibungen und bereits vor der eigentlichen Synthese { verschiede-ne Schaltungskonzepte hinsichtlich des Leistungsverbrauchs verglichen, und so eine fr�uheAuswahl der g�unstigsten Realisierung getro�en werden.Schlie�lich wurden auf Architekturebene �Uberlegungen zur e�zienten Realisierung vonLattice-Filterstrukturen durchgef�uhrt. Als Beispiel wurde dazu eine zum IEEE-Standardkonforme diskrete Kosinustransformation (DCT) gew�ahlt, die sich mit Lattice-Filtern reali-sieren l�asst. Es wurde ein Vergleich hinsichtlich des Hardware-Aufwands und des Leistungs-verbrauchs zwischen einer Realisierung mit quantisierten Rotationswinkeln und einer Rea-



114 8. Zusammenfassunglisierung mit quantisierten Multipliziererkoe�zienten angestellt. F�ur die Realisierung vonWavelettransformationen hat sich schon in fr�uheren Arbeiten die Quantisierung der Rota-tionswinkel als die e�zientere Methode herausgestellt. F�ur die DCT wurde diese Methodeerstmals im Rahmen der vorliegenden Arbeit untersucht. Multiplikationen mit festen Koe�-zienten k�onnen durch Schiebe- und Addieroperationen realisiert werden. Die Darstellung derKoe�zienten kann als Summe von Potenzen zur Basis 2 oder als Produkt aus Termen, dienur Potenzen zur Basis 2 enthalten, erfolgen. Je nach Koe�zient ist die Summendarstellungoder die Produktdarstellung g�unstiger bez�uglich der Anzahl der Schiebe- und Addierschrit-te. Durch die individuelle Auswahl der jeweils g�unstigsten Darstellung f�ur die einzelnenKoe�zienten kann eine sehr e�ziente Realisierung der Gesamttransformation erreicht wer-den. Simulationen haben gezeigt, dass f�ur die Realisierung einer standardkonformen DCTdie Quantisierung der Multipliziererkoe�zienten der Quantisierung der Rotationswinkel imHinblick auf den Leistungsverbrauch und den Realisierungsaufwand vorzuziehen ist.
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Anhang



A. Symbole und bin�are OperatorenA1 Liste h�au�g verwendeter Symbole� Schaltaktivit�ata Glitch-Aktivit�at�, �n, �p Steilheitsfaktor, bzw. Steilheitsfaktor von NMOS- und PMOS-TransistorCE Eingangskapazit�atCL Lastkapazit�atCW Leitungskapazit�atc Wunschgr�o�e f�ur die minimale Taktperiodecd=s Drain-Source-Kapazit�atcG Wunschgr�o�e f�ur die minimale Glitch-Aktivit�atcg Gate-Kapazit�atD(u; v) Verz�ogerungszeit zwischen den Knoten u und vd(v) Verz�ogerungszeit des Knotens v�(v) maximale Pfadverz�ogerungszeit zum Knoten v�G(v) Summe der Glitch-Gewichte zum Knoten ve Kante eines Schaltungsgraphenf (Takt)frequenzg Glitch-GewichtG =< V;E; d; w > Schaltungsgraph mit der Knotenmenge V , der Kantenmenge E, denKnotenverz�ogerungszeiten d und den Kantengewichten (Registerzahlen) wiq Querstrom bei gleichzeitig leitenden NMOS- und PMOS-Transistorenvon der Quelle zur MasseiC Ladestrom eines KondensatorsIS S�attigungssperrsromIsperr SperrstromIsub Leckstrom (sub-threshold current)L Kanall�ange eines MOS-TransistorsMT Menge aller m�oglichen Zustands�uberg�ange am Eingang eines GattersPGlitch kapazitive Schaltleistung aufgrund unn�otiger Schaltvorg�angePL Leistungsanteil, der durch Belastung eines Gatters mit einer normiertenLast zus�atzlich zur Leistung bei Leerlauf verbraucht wirdPs kapazitive SchaltleistungPk dynamische Kurzschlussleistung	(G) Maximale Pfadverz�ogerung in einem Graphen G	G(G) Maximales Pfad-Glitch-Gewicht in einem Graphen Gr(v) Knotenindex, gibt an, wieviele Register nach Retiming �uber denKnoten v geschoben werden m�ussen� Tr�agheitsfaktor zur Modellierung des Verschwindens kurzer Impulsein einer Kette von Logikgattern



A2 Liste der verwendeten bin�aren Operatoren 123s Verh�altnis der Kanalweiten von N- zu PMOS-TransistorT Zeitspanne bestimmter L�anget Zeitvariable�L Verz�ogerungszeit, die durch Belastung eines Gatters mit einer normiertenLast zus�atzlich zur Verz�ogerungszeit bei Leerlauf auftritt�e� lineare Approximation der Anstiegs- bzw. Abfallzeit einer Signalanke�m Verz�ogerungszeit des Gatters Nummer m�r=f Anstiegs- bzw. Abfallzeit einer Signalanke�s;m Verz�ogerungszeit des Gatters Nummer m bei sprunghafter Erregung�in;m Verz�ogerungszeit des Gatters Nummer m aufgrund endlicherFlankensteilheit des EingangssignalsUB Versorgungs- oder BatteriespannungUT TemperaturspannungUth SchwellenspannungUds Drain-Source-SpannungUgs Gate-Source-Spannungue EingangsspannunguC Spannung an einem Kondensatorv Knoten eines SchaltungsgraphenW Kanalweite eines MOS-TransistorsWC in einem Kondensator gespeicherte EnergieWq sus einer Quelle entnommene EnergieW (u; v) Summe aller Kantengewichte (Register) zwischen den Knoten u und vw Wichtungsfaktor zur Parametrisierung eines Vektoroptimierungsproblemsw(e) Anzahl der Register in einer Kante eA2 Liste der verwendeten bin�aren Operatoren� Und-Verkn�upfung+ Oder-Verkn�upfung� exklusive Oder-Verkn�upfung, Antivalenz



B. Abk�urzungen
GC Glitch CountingDCM Device Level Based Cell ModellingDGA Direkte Glitch-AnalyseFEAS FEASible Clock period; klassischer Retiming-AlgorithmusLPWR Low PoWer RetimingOPTPWR OPTimize PoWer by RetimingOpTRAN Optimiere TRANsistordimensionenSDNR Signed Digit Number RepresentationSMART Sparse MAtrix ReTimingVHDL Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Language


