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Abstract

The following work presents the architecture and the underlying algorithms of the clustering
and placement tool PALLAs for commercial Altera FPGAs. During the development of
PALLAs a variety of clustering and placement algorithms found in literature were re-
implemented with respect to the particular architecture of the Altera FPGAs and then
evaluated with respect to their efficiency. The algorithm's strengths and deficiencies were
investigated and in turn used to develop and optimize new core clustering placement realized
in the PALLAs system. Since this work is restricted to a particular commercial FPGA
architecture one of the main deficiencies of the investigated clustering and placement
algorithms where uncovered: Structural simplifications found in traditional methods designed
for hierarchical FPGAs strongly degrade efficiency for real world FPGA architectures.

Most commercial FPGA vendors feature two different architecture types on their product
portfolio: A low cost version with limited amounts of routing resources and a high-end variant
with an abundance of routing resources. For target applications where speed is not critical,
vertical migration to a device with limited routing resources might be possible which in turn
leads to significant economical advantages. If the aforementioned vertical migration process
is possible for large design with high interconnect complexity largely depends on the quality
of the applied clustering and placement algorithms for a given design and how well they make
use of the target architecture's interconnect properties. Therefore it is imminent that clustering
and placement algorithms are aware of the target architecture's particular routing capabilities
in order to improve on a design's overall routability.

During clustering the PALLASs systems seeks to improve interconnectivity within any given
logic block which in turn increases the utilization of local routing resources. Hence, global
interconnect resources will be spared and the overall routability of a design will increase.
Previous work strongly underlines the impact of clustering on overall routability for any
placed design. Yet, one aspect which was previously unaccounted for is the fact, that with
simultaneous clustering and placement of logic cells the initial clustering of a logic cell
strongly influences the pending phase of placement. Therefore clustering as a precursor or
placement remains a critical design step independently from the actual placement algorithm.

The PALLASs system increases routability during placement by reducing the segment length
of networks subject to global routing. Estimation of the segment length is performed using a
modified bounding-box cost function which introduces additional weighting factors taking
into account the particular interconnect capabilities of a given FPGA architecture and its cost
efficient placement alternatives. In order to uncover areas with over-utilization of local
interconnect resources for a given design, the latter is modelled for the FPGA's floorplan in
total. An additional increase in overall routability is obtained by shortening global
interconnect resources for areas with over-utilization of local interconnect resources on
purpose. As a consequence the clustering and placement algorithms implemented in the
PALLAs system provide the necessary means to allow vertical migration to cost efficient
FPGAs for designs with a high demand of global interconnect resources.

The PALLAs system integrates seamlessly into the existing Altera Quartus II design flow
which allows an in-detail analysis of resource usage and timing properties of the generated
placements for complex real world designs. The efficacy of the new clustering and placement
algorithms is proven by direct comparison to existing methods from academia as well as the
commercial variants provided by Altera Quartus II. Results for numerous benchmark designs
were investigated. As a result the new clustering and placement algorithms lead to an
overall reduction of interconnect utilization of up to 21% as well as to a frequency speedup of
up to 25%.
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Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit beschreibt den Aufbau und die zugrunde gelegten Algorithmen des
Clustering- und Platzierwerkzeugs PALLAs fiir die kommerziellen Altera-FPGAs. Wéhrend
der Entwicklung von PALLAs wurden verschiedene Clustering- und Platzieralgorithmen im
Hinblick auf die Architektur der kommerziellen Altera-FPGAs neu implementiert und
miteinander verglichen. Die dabei aufgedeckten Stirken und Defizite der einzelnen
Algorithmen wurden analysiert und dokumentiert, die dabei gewonnen Erkenntnisse flossen
in die Entwicklung und Optimierung der Kernalgorithmen von PALLAs. Aufgrund der Fest-
legung auf eine kommerzielle FPGA-Zielarchitektur konnte eine der wesentlichen Schwichen
der analysierten Clustering- und Platzierverfahren aufgedeckt werden: Strukturelle
Vereinfachungen des hiufig eingesetzten klassischen Modells eines hierarchischen FPGA
schrianken die Effektivitit dieser Verfahren bei real existierenden FPGA-Architekturen ein.

Die groBen FPGA-Hersteller bieten in der Regel low-cost FPGA-Familien mit einigen
wenigen und high-end FPGA-Familien mit zahlreicheren Verdrahtungsebenen an. Ist die
Geschwindigkeit eines Designs unkritisch, kann unter Umsténden eine vertikale Migration zu
einem Baustein mit weniger Verdrahtungsressourcen vollzogen werden, was in der Praxis mit
einer Kostenersparnis verbunden ist. Ob ein Migrationsschritt moglich ist, hdngt bei den
Designs mit hohem Verdrahtungsressourcenbedarf davon ab, ob die Verdrahtbarkeit der
Designs gewdhrleistet werden kann. Deshalb ist es von entscheidender Bedeutung, dass die
Clustering- und Platzieralgorithmen bei der Verbesserung der Verdrahtbarkeit die besonderen
Merkmale der FPGA-Zielarchitekturen beriicksichtigen und ausnutzen.

Bei dem Clustering-Entwurfsschritt versucht PALLAs, die Interkonnektivitdt innerhalb der
Logikblocke und somit die Nutzung der lokalen Verdrahtungsressourcen zu erhéhen. Auf
diese Weise werden der globale Verdrahtungsressourcenbedarf verringert und die Verdraht-
barkeit der Designs erhoht. Die bisherigen Arbeiten dokumentieren gut den groflen Einfluss
von Clustering auf die Verdrahtbarkeit der platzierten Designs. Ein bisher unterschitzter
Aspekt ist hingegen die Tatsache, dass auch bei gleichzeitigem Clustering und Platzierung der
Logikzellen in einem einzigen Entwurfsschritt das initiale Clustering der Logikzellen sich auf
die nachfolgende Platzierung auswirkt. Deshalb bleibt Clustering als Vorstufe zur Platzierung,
unabhingig von der Art der Platzierung, ein kritischer Entwurfsschritt.

Die Verbesserung der Verdrahtbarkeit erfolgt beim Platzieren mit PALLAs durch eine
Reduzierung der zur globalen Verdrahtung erforderlichen Leitungsldngen. Die Schitzung der
erforderlichen Leitungslédngen findet mit einer modifizierten Bounding-Box-Kostenfunktion
statt. In diese Kostenfunktion flieBen zusétzliche Gewichtungsfaktoren ein, die
Besonderheiten der gegebenen Verdrahtungsarchitektur und verdrahtungsgiinstigere
Platzierpositionen beriicksichtigen. Um FPGA-Bereiche mit lokaler Uberbenutzung der
Verdrahtungsressourcen aufzuspiiren, kann deren Nutzung tliber die gesamte FPGA-Fliche
modelliert werden. Eine weitere Steigerung der Verdrahtbarkeit wird erreicht, indem die
globalen Verdrahtungsressourcen in den Bereichen mit iiberbenutzten Verdrahtungs-
ressourcen kiinstlich verknappt und somit entlastet werden. Bei kostensensitiven Designs mit
hohem Verdrahtungsressourcenbedarf konnen die in PALLAs implementierten Clustering-
und Platzierstrategien eine vertikale Migration zu einem preiswerteren FPGA ermdglichen.

Das entwickelte Werkzeug PALLAs wurde in den bestehenden Entwurfsfluss der Altera-
Quartus-II-Software eingebettet, was eine realistische Analyse des Ressourcenbedarfs und des
Zeitverhaltens der erzeugten Platzierungen ermoglichte. Die Wirksamkeit der neu
entwickelten gegeniiber einigen bekannten Verfahren aus dem Forschungsumfeld und der
herstellereigenen Software wird anhand zahlreicher Benchmarkschaltungen belegt. Mit den
entwickelten Verfahren war es moglich, den Verdrahtungsressourcenbedarf der Schaltungen
um bis zu 21% zu verringern und den maximalen Takt dieser um bis zu 25% zu erhdhen.
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1 Einleitung
1.1 Uberblick

Seit ihrer kommerziellen Einfiihrung im Jahr 1985 haben die feldprogrammierbaren
Logikbausteine (engl.: Field Programmable Gate Arrays, FPGAs) die Art und Weise
revolutioniert, wie ein digitales System entworfen werden kann. Die Ursachen dafiir sind die
Flexibilitit der FPGAs, der technologische Fortschritt der Halbleiterfertigung und die
wirtschaftlichen Rahmenbedingungen der Elektronikindustrie.

Die FPGAs enthalten programmierbare Funktionsgeneratoren (Logikzellen) und
programmierbare Verdrahtungsstrukturen. Durch geeignete Konfiguration der Verdrahtungs-
strukturen konnen die Funktionsgeneratoren flexibel untereinander verbunden werden, so dass
nahezu jede logische Funktion implementiert werden kann. Um eine moglichst effiziente
Abbildung logischer Funktionen aus unterschiedlichsten Anwendungsbereichen, wie z. B.
digitaler Signalverarbeitung oder Kommunikation zu ermoglichen, werden zusitzlich
dedizierte Recheneinheiten und Schnittstellen auf den FPGAs integriert. Damit ging im Laufe
der letzten Jahre auch die Diversifikation der FPGA-Architekturen und ihrer Einsatzbereiche
einher, die zahlreiche FPGA-Familien mit speziellen Einsatzgebieten hervorbrachte. Der
Anwender kann sich heute fiir einen FPGA-Baustein entscheiden, der die Anforderungen
seines Designs am besten erfiillt.

Der technologische Fortschritt ermoglicht Herstellung von integrierten Schaltungen (ICs) mit
mehreren Milliarden Transistoren. Das stellt sowohl die Anwender als auch die Hersteller von
Softwarewerkzeugen zur Entwicklung maBgeschneiderter ICs (ASICs) vor das immer
wiederkehrende Problem der Beherrschung solcher Design-Komplexititen. Dieses hat
hingegen keine Relevanz fiir die FPGA-Hersteller. Sie konnen aufgrund der regelmifigen
FPGA-Strukturen automatische Werkzeuge einsetzen, um Masken fiir die Herstellung der
FPGAs in kurzer Zeit zu entwerfen. Somit sind in der Regel zeitgleich mit der Einfiihrung
eines neuen Fertigungsprozesses, der noch kleinere Halbleiterstrukturen und somit die
Integration von noch mehr Transistoren auf einem IC ermdglicht, FPGAs verfligbar, die mit
diesem Prozess gefertigt werden (Abbildung 1-1).
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Abbildung 1-1: FPGA-Integrationstrend im Zeitraum von tiber 10 Jahren
am Beispiel der Bausteine des Herstellers Altera.



1 Einleitung

Von den Vorteilen der neuen Fertigungsprozesse — z. B geringerer Leistungsbedarf, hoherer
Integrationsgrad und niedrigere Signallaufzeiten — profitiert der FPGA-Anwender
unmittelbar. So sind bereits FPGAs erhiltlich, die digitale Schaltungen mit bis zu 20
Millionen Gatter-Aquivalenten (ein Gatter-Aquivalent entspricht einem NAND-Gatter bzw.
vier Transistoren) aufnehmen konnen und Taktfrequenzen von bis zu 500 MHz ermdoglichen.

Fir den Erfolg eines Unternehmens ist die Zeit zwischen einer Produktidee und der
Produktfertigung (engl.: time-to-market) von entscheidender Bedeutung. Kann zur
Implementierung eines digitalen Systems ein FPGA eingesetzt werden, so sinkt diese Zeit im
Vergleich zu einer ASIC-basierten Implementierung um den Faktor zwei (Abbildung 1-2).
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Abbildung 1-2: Der Entwicklungsaufwand einer FPGA-basierten Implementierung
ist nur halb so grof3 im Vergleich zu einem ASIC-basierten Ansatz [69].

Ein weiterer Faktor, der tiber Erfolg und Machbarkeit eines Produkts entscheidet, sind die
einmaligen Entwicklungskosten, die bei unterschiedlichen Implementierungen eines Produkts
anfallen. Den groBten Anteil hier stellen bei ASICs die Maskenkosten dar, die bei den
aktuellen Fertigungstechnologien einige Millionen US-Dollar betragen konnen. Hinzu
kommen mit einigen Hunderttausend US-Dollar die Kosten fiir die Entwicklungstools. Fiir
diese fixen Kosten muss der IC-Auftraggeber allein aufkommen. Auf der anderen Seite
konnen die FPGA-Hersteller sowohl die Maskenkosten als auch die Entwicklungskosten fiir
Werkzeuge unmittelbar in den Verkaufspreis der angebotenen FPGA-Bausteine
einkalkulieren. Hier profitiert der FPGA-Anwender von den iiberschaubaren Bausteinkosten
und zunehmend kostenlosen Entwicklungswerkzeugen fiir die FPGAs.

Die hohen Kosten fiir eine ASIC-Entwicklung und die steigende Komplexitét der verfiigbaren
FPGAs konnen als wichtigste Griinde dafiir angesehen werden, dass immer weniger digitale
Schaltungen als ASICs implementiert werden. So sank die Zahl der ASIC-Neuentwicklungen
von 11.000 im Jahr 1997 auf 3.000 im Jahr 2005 [96] — Zur Implementierung digitaler
Schaltungen bzw. Systeme eignen sich neben den ASICs und FPGAs weitere IC-Typen. Auf
diese und auf eine Klassifizierung der integrierten Schaltungen im Allgemeinen wird im
folgenden Abschnitt kurz eingegangen.
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1.2 Anwendungsbezogene Klassifizierung integrierter Schaltungen

Integrierte Schaltungen konnen in die Hauptgruppen der Standard-ICs, der anwendungs-
spezifischen Standard-ICs (ASSPs) und der maBigeschneiderter ICs (ASICs) eingeteilt werden
(Abbildung 1-3). Die Standard-ICs werden moglichst universell ausgelegt, so dass zahlreiche
Anwender aus den unterschiedlichen Anwendungsbereichen angesprochen werden. Typische
Beispiele sind programmierbare Prozessoren und Speicherbausteine. Mit den Standard-1Cs
konnen sehr leistungsfdhige digitale Systeme realisiert werden. Trotz steigenden
Integrationsgrads bleibt auch die Nachfrage nach sehr einfacher Standard-Logik erhalten.

Konnen die Anforderungen an ein digitales System nicht unter Verwendung der Standard-ICs
erfiillt werden, kann fiir diese bestimmte Anwendung ein komplett maBgeschneiderter IC
(engl.: full-custom ASIC) gefertigt werden. Dadurch ist es in der Regel mdglich, schnellere
und energieeffizientere Systeme aufzubauen, als dies mit den Standard-ICs moglich wére. Um
die Fertigungskosten zu reduzieren, werden auch teilvorgefertigte ICs (engl.: semi-custom
ASIC) angeboten. Bei diesen ICs sind die unteren Lagen mit den Transistoren-Arrays (engl.:
sea-of-gates) und der Spannungsversorgung bereits vorgefertigt. Der Kunde bestimmt das
Aussehen der oberen Metalllagen und somit die Funktionalitit des IC allein durch die von
ithm zu bestimmende Verdrahtung. Deshalb wird bei den teilvorgefertigten ASICs auch von
maskenprogrammierbaren ICs gesprochen. Da in diesem Fall nur die Masken fiir die oberen
Metalllagen neu erstellt werden miissen, ist ein teilvorgefertigter IC wesentlich preiswerter als
ein komplett maB3geschneiderter IC.
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Abbildung 1-3: Klassifizierung der digitalen integrierten Schaltungen.

Stellt ein IC-Hersteller fest, dass ein ASIC in unverdnderter oder in leicht modifizierter Form
fiir einen breiten Kundenkreis interessant sein konnte und nimmt er dessen Herstellung auf, so
handelt es sich um einen anwendungsspezifischen Standard-IC (ASSP). So kann
beispielsweise ein MP3-Dekoder zwar mit Hilfe eines Standard-Prozessors implementiert
werden. Doch wird ein ASSP, der die gleiche Aufgabe iibernehmen kann, vor allem bei
tragbaren Anwendungen aufgrund der geringeren Grofe und der besseren Energieeffizienz
bevorzugt.
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Eine eigene Untergruppe der ASSPs stellen die programmierbaren Logikbausteine dar. Deren
Einsatzbereich ist die Implementierung benutzerdefinierter Logikschaltungen ohne die
Notwendigkeit, einen ASIC herstellen zu miissen. Bei den programmierbaren
Logikbausteinen wird zwischen den einfachen und komplexen programmierbaren
Logikbausteinen (SPLDs bzw. CPLDs) und feldprogrammierbaren Logikbausteinen
unterschieden (FPGAs).

Die Komplexitit des Schaltungsentwurfs fiir die Deep-Submicron-Fertigungsprozesse
(130nm und darunter) forderte das Entstehen von Strukturierten ASICs und Plattform-ASICs
(engl.: structured/platform ASICs). Bei diesen Bausteinen sind wie bei den FPGAs ein Teil
der Ressourcen, wie dedizierte Recheneinheiten, Speicher, Schnittstellen und Taktbdume,
fertig verdrahtet ausgefithrt. Zur Aufnahme benutzerdefinierter Logik sind wie bei
teilvorgefertigten ASICs maskenprogrammierbare Funktionsgeneratoren enthalten, was sich
im Vergleich zu den FPGAs in einer etwa 90%-igen Flachenersparnis bei gleicher
Logikkapazitit auswirkt [98]. Auch grofle FPGA-Hersteller bieten Strukturierte ASICs an, die
einen Umstieg ohne Redesign mdglich machen. Ein nachtriglicher Umstieg kann sich als
okonomisch sinnvoll erweisen, da Strukturierte ASICs bei groflen Stiickzahlen giinstiger als
FPGAs sind. Das Uberfiihren eines FPGA-Designs in einen Strukturierten ASIC des
entsprechenden FPGA-Herstellers gestaltet sich aufgrund des nahezu identischen Aufbaus
(bis auf die Funktionsgeneratoren und Verdrahtungsressourcen) besonders einfach. Hierzu
muss die Programmierung und Verdrahtung von FPGA-Funktionsgeneratoren in die
entsprechende Verdrahtung der maskenprogrammierbaren Funktionsgeneratoren des
Strukturierten ASIC umgesetzt werden [98]. Das kann kostengiinstiger und schneller erfolgen
als ein komplettes Redesign fiir einen teilvorgefertigten ASIC.

1.3 Programmierbare Logikbausteine

Die Einteilung der programmierbaren Logikbausteine in SPLDs, CPLDs und FPGAs aus
technologischer Sicht kann nicht immer eindeutig erfolgen, da sich die Grenzen zwischen
diesen zusehends verwischen [01]. Am besten kann die Einteilung der programmierbaren
Logikbausteine aufgrund ihres Ursprungs und Einsatzzwecks erfolgen. Die einfachen
programmierbaren Logikbausteine (SPLDs) sollten in der Anwendung nur wenige diskrete
Standard-Logik-ICs ersetzen. Sie sind mit einer programmierbaren UND/ODER-Matrix
(PLA) ausgestattet, die eine direkte Abbildung der Kanonischen Disjunktiven Normalform
(KDNF) ermdglicht. Die Ein- und die Ausgénge des PLA sind in der Regel direkt mit den IC-
Pins verbunden. Mit den SPLDs sind Schaltungen mit einigen wenigen hundert Gatter-
Aquivalenten realisierbar.

Ein CPLD beinhaltet mehrere seitlich angeordnete PLAs, die iiber eine programmierbare
Verdrahtungsmatrix miteinander verbunden werden konnen, um im Verbund komplexere
Schaltungen implementieren zu kdnnen (Abbildung 1-4a). Den Ausgidngen der PLAs konnen
wahlweise Flipflops nachgeschaltet werden, womit einfache Schaltwerke implementierbar
sind. Die Gehduse-Pins der CPLDs sind iiber programmierbare I/O-Blécke ebenfalls mit der
Verdrahtungsmatrix verbunden — mit den CPLDs sind Schaltungen mit einigen tausend
Gatter-Aquivalenten realisierbar. Aufgrund der regelmiBigen Verdrahtungsmatrix weisen die
CPLDs (genau wie die SPLDs) ein deterministisches Verzogerungsmodell auf, welches
unabhéngig von dem tatsdchlichen Signalpfad ist. Die zu erwartenden Verzogerungszeiten
konnen in der Regel von einem gelibten Entwickler manuell berechnet werden. Hierzu sind in
den entsprechenden Hersteller-Datenblittern das genaue Verzogerungsmodell und die
unterschiedlichen Verzogerungszeiten angegeben.

Bei den FPGAs sind die programmierbaren Funktionsgeneratoren in einem
zweidimensionalen Feld angeordnet (Abbildung 1-4b). Zwischen den Funktionsgeneratoren
befinden sich Verdrahtungskanéle, die programmierbare Verdrahtungsstrukturen beinhalten.
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1.4 Motivation

Anders als bei den CPLDs sind bei den FPGAs sowohl die Funktionsgeneratoren als auch die
Verdrahtungsstrukturen gleichmifig iiber den gesamten Baustein verteilt. AuBlerdem weisen
die Funktionsgeneratoren der FPGAs eine geringere Komplexitét als die PLAs der CPLDs
auf, deshalb konnen sie weniger benutzerdefinierte Logik aufnehmen. In diesem
Zusammenhang wird auch von der groben Granularitit der CPLD-Funktionsblocke bzw.
feinen Granularitdt der FPGA-Funktionsblocke gesprochen.
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Abbildung 1-4: Prinzipieller Aufbau eines CPLD (a) und eines FPGA (b).

Die Programmierbarkeit der SPLDs, CPLDs und FPGAs wird durch die programmierbaren
Schalter ermdglicht. Dabei wird zwischen den irreversiblen und reversiblen
Programmiertechnologien unterschieden. Bei den irreversiblen Programmiertechnologien
wird der Durchlasswiderstand programmierbarer Schalter auf elektromechanischem Wege
unumkehrbar verdndert, d. h. die Programmierbarkeit wird inhdrent durch den Aufbau des
Schalters selbst sichergestellt. Bei den reversiblen Programmiertechnologien beruht die
Programmierbarkeit auf einer geeigneten Zusammenschaltung programmierbarer
Speicherzellen und steuerbarer Schalter. Dabei werden Schalter in Form von Pass-
Transistoren oder Transmission-Gattern von reprogrammierbaren Speicherzellen gesteuert.

Bei reversiblen Programmiertechnologien eingesetzte Speicherzellen verlieren nach einem
Abfall der Spannungsversorgung entweder die  gespeicherten  Informationen
(z. B. SRAM-Speicherzellen) oder behalten diese bis zum nichsten Programmiervorgang
(Flash- oder EEPROM-Speicherzellen). Da die Integration der Flash- bzw. EEPROM-
Speicherzellen zusammen mit CMOS-Schaltungen auf dem selben Substrat zusitzliche
Prozessschritte und Masken erfordert, werden reversibel programmierbare FPGAs fast
ausschlieSlich mit SRAM-basierten Speicherzellen hergestellt. Der Marktanteil der SRAM-
basierten FPGAs an weltweit hergestellten FPGAs liegt bei liber 85%.

1.4 Motivation

Im folgenden Abschnitt sollen die Entwurfsentscheidungen der FPGA-Hersteller aus
Okonomischer Sicht betrachtet und der Zusammenhang zwischen den damit aufgeworfenen
Problematiken und der vorliegenden Arbeit hergestellt werden.

1.4.1 Wirtschaftliche Aspekte

Die neuen FPGA-Familien sind aufgrund des Konkurrenzkampfes zwischen den FPGA-
Herstellern in der jeweils aktuellen Halbleiter-Prozesstechnologie verfiigbar. Deren Vorteile
werden direkt an den Anwender in Form der niedrigeren FPGA-Stiickkosten und hoéheren
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1 Einleitung

Komplexititen der damit realisierbaren Schaltungen weitergegeben. Mit jeder neu
eingefiihrten FPGA-Familie wuchs in der Vergangenheit die Kluft zwischen dem, was
technologisch zu einem hohen Preis machbar war und dem, was eine wachsende
Anwendergruppe fiir ihre niedrig performanten Anwendungen tatséchlich benétigte. Deshalb
sah sich der marktfiihrende FPGA-Hersteller Xilinx 1998 zur Einfiihrung einer neuen FPGA-
Familie fiir das Marktsegment mit den kostensensitiven (low-cost) und niedrig performanten
Anwendungen gendtigt. In den Jahren 2000 bis 2006 wiesen die Verkaufszahlen der neu
eingefiihrten Spartan-Familie ein jdhrliches Wachstum von 36,2% und bescherten Xilinx
einen zusitzlichen kumulativen Gewinn von 2,1 Milliarden US-Dollar [03]. Der FPGA-
Hersteller Altera folgte 2002 dem Beispiel von Xilinx mit einer eigenen low-cost FPGA-
Familie. In diesem Markt der low-cost FPGAs sind traditionell auch noch weitere
Mitbewerber wie Lattice und Actel tétig, so dass der Preiskampf unter mehr Anbietern erfolgt
und das Preis-/Leistungsverhéltnis besser ist, als bei den FPGAs des weniger umkdmpften
Marktsegments fiir high-end FPGAs [03].

Die geringeren Fertigungskosten der low-cost FPGAs im Vergleich zu den high-end FPGAs
sind vor allem auf die geringere Anzahl an Metallisierungslagen zuriickzufiihren, weshalb
weniger Belichtungsmasken und Prozessschritte fiir deren Fertigung erforderlich sind. So
werden die Bausteine der Altera-Cyclone-III-Familie mit neun, die Altera-Stratix-III-
Bausteine mit insgesamt zwolf Metalllagen gefertigt. Da die globalen Verdrahtungssegmente
der programmierbaren Verdrahtungsstrukturen aktueller FPGAs in den Metalllagen Platz
finden, &uBert sich die Metalllagenreduzierung in den weniger zahlreichen globalen
Verdrahtungsressourcen der low-cost FPGAs. Aulerdem wird bei den low-cost FPGAs die
pro implementierbare Gatterfunktion notwendige Silizium-Fliche gesenkt, da die
Konfigurationszellen fiir die nicht mehr vorhandenen Verdrahtungssegmente entfallen. In der
Abbildung 1-5 wird die Preisgestaltung einzelner Bausteine der beiden FPGA-Familien von
Altera den verfligbaren Verdrahtungs- und Logikressourcen gegeniibergestellt. Wie zu
erkennen ist, sind fiir Designkomplexititen mit bis zwei Millionen Gatter-Aquivalenten (ca.
120.000 Logikzellen) sowohl low-cost als auch high-end FPGAs verfiigbar.
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Abbildung 1-5: Preisgestaltung vs. Verdrahtungs- und Logikressourcen bei den aktuellen
Altera-Stratix-11I- und Altera-Cyclone-III-Familien.

Ist die Geschwindigkeit einer Anwendung unkritisch und ein low-end FPGA mit geforderten
Logikressourcen verfiigbar, kann unter Umstdnden eine vertikale Migration von einem
high-end zu einem low-cost FPGA mit weniger Verdrahtungsressourcen vollzogen werden,
was in der Praxis mit einer Kostenersparnis verbunden ist. Ob ein Migrationsschritt moglich
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ist, hiangt bei den Designs mit einem hohen Verdrahtungsressourcenbedarf davon ab, wie gut
die Clustering- und Platzieralgorithmen die Merkmale der Zielarchitektur beriicksichtigen und
ausnutzen. Obwohl die Verdrahtungssegmente 70-80% der Chipfldche eines modernen FPGA
belegen, kann bei Designs mit hoher Interkonnektivitdt nicht garantiert werden, dass die
platzierte Logik vollstindig verdrahtet werden kann. Da der iiberwiegende Anteil aller Netze
der meisten FPGA-Designs kleine Netze mit 2 bis 4 Anschliissen sind [04], spielen die
lokalen Verdrahtungsressourcen beim Verdrahtungsentwurfsschritt eine besonders wichtige
Rolle. Gelingt es, die Logik so zu platzieren, dass zur Verdrahtung der Netze mit einem
geringen Fanout lokale Verdrahtungsressourcen des FPGA herangezogen werden konnen,
kann der Nutzungsgrad globaler Verdrahtungsressourcen gesenkt, die Verdrahtbarkeit
gesteigert und so eine vertikale Migration ermdglicht werden.

1.4.2 Verwertbarkeit akademischer Forschungsergebnisse

Den bisher verdffentlichen Forschungsarbeiten auf dem Gebiet der programmierbaren
Logikbausteine liegt iiberwiegend (ca. 95%) eine bestimmte FPGA-Zielarchitektur zugrunde.
Diese basiert auf hierarchisch aufgebauten Logikblocken; die globale Verdrahtung erfolgt
iiber Verdrahtungssegmente der Linge Eins und durch an den Kreuzpunkten der
Verdrahtungskanile angeordnete Switch-Boxen. Eine ausfiihrliche Betrachtung dieser FPGA-
Architektur gibt es unter anderem in [14]. Im Folgenden werden Beziige auf diese FPGA-
Zielarchitektur mit ,klassische FPGA-Zielarchitektur bezeichnet, um eine Unterscheidung
zu den FPGA-Zielarchitekturen der kommerziellen Hersteller zu ermdglichen.

Weder die klassische FPGA-Zielarchitektur noch irgendeine andere, dhnlich einfache FPGA-
Zielarchitektur aus dem akademischen Forschungsbereich, wurde tatsidchlich als integrierte
Schaltung erfolgreich gefertigt und eingesetzt. Diese Tatsache offenbart das grofite Dilemma
der Forschung, die unter Verwendung der klassischen FPGA-Zielarchitektur durchgefiihrt
wurde: Die hierbei erzielten Erkenntnisse sind moglicherweise auf sehr viel komplexere
kommerzielle (und somit real existierende) FPGAs nicht direkt iibertragbar. Auf der anderen
Seite tun sich FPGA-Hersteller schwer, das Wissen iiber den genauen Aufbau ihrer FPGAs
preiszugeben, weil von diesem Wissen auch die Konkurrenz profitieren konnte. Seit vier
Jahren bemiiht sich Altera als einziger FPGA-Hersteller darum, die Forscher aktiv in den
Entwicklungsprozess alternativer EDA-Software fiir seine FPGAs einzubinden — erst durch
diese Unterstlitzung wird die Integration eigener EDA-Werkzeuge in den Entwurfsfluss
ermOglicht [93]. Aus dieser Betrachtung heraus erschien es reizvoll, die Wirksamkeit einiger
bekannter Algorithmen anhand kommerzieller FPGA-Architekturen zu belegen.

Die FPGA-Architekturen des Marktfithrers Xilinx unterscheiden sich erheblich von der
klassischen FPGA-Architektur. So weisen die Logikblocke der Xilinx-FPGA keine lokalen
Intra-Logikblockverdrahtungsressourcen auf, die einen groBen Teil der Verdrahtung
aufnehmen und so zu einer effizienten Entlastung der globalen Verdrahtungsressourcen und
zu einer besseren Verdrahtbarkeit beitragen konnen. Fiir die vorliegende Arbeit wurden die
FPGA-Architekturen des Herstellers Altera als Zielarchitekturen ausgewihlt, da diese eine
groBe Ahnlichkeit zu der klassischen FPGA-Architektur aufweisen und somit geeignet
erschienen, bisherige Forschungsergebnisse auf ihre Verwertbarkeit zu {iberpriifen.

1.5 Eigener Beitrag

Im Rahmen der Entwicklung eines Werkzeugs zur Partitionierung, Flichenplanung und
Platzierung (PALLAs) fiir Altera-Cyclone- und Stratix-FPGAs wurden die bekannten
Clustering-Algorithmen VPack [43], RPack [44] und iRAC [38] hinsichtlich der Architektur
der kommerziellen Altera-FPGAs neu implementiert und miteinander verglichen. Dabei
zeigte es sich, dass die unter kommerziellen hierarchischen FPGAs weit verbreiteten
Architekturmerkmale, wie vor- oder nachgeschaltete Flipflops und logikblockweite Flipflop-

7



1 Einleitung

Steuersignale, von diesen Clustering-Algorithmen nicht unterstiitzt werden, weshalb die
Logik- und Verdrahtungsressourcen der Altera-FPGAs nicht effektiv genutzt werden kdnnen.
Um die so aufgedeckten Defizite zu beheben, wurde ein neues ,,bottom-up*“-Clustering-
Verfahren ARH-Pack (Area, Routability & Hierarchy driven Packer) entwickelt, welches die
Verdrahtbarkeit und die Logikausnutzung verbessert. Die Auswirkungen der neuen
Optimierungsstrategien zur mdglichst effektiven Nutzung der genannten Architektur-
merkmale der Altera-FPGAs auf die Verdrahtbarkeit und die Logiknutzung wurden
untersucht und mit Ergebnissen zahlreicher nichtsynthetischer Benchmarks belegt.

Zur Platzierung der Logik mit PALLAs wurde ein neues Platzierverfahren MPCPlace
(Multipass Clustering and Placement) entwickelt, das durch gezielte Nutzung der lokalen
Verdrahtungsressourcen, Reduzierung der Gesamtnetzlinge und Logikverschiebung in die
weniger genutzten FPGA-Bereiche die Uberbenutzung (Kongestion) der globalen
Verdrahtungsressourcen reduziert und somit die Verdrahtbarkeit der FPGA-Designs steigert.
Die Ergebnisse des neuen Platzierverfahrens wurden mit den Platzierverfahren SCPlace [71],
VPR [68] und der kommerzieller Altera-Quartus-II-Software anhand mehrerer
praxisbezogener Designs verglichen.

Das entwickelte Werkzeug PALLAs wurde in den bestehenden Entwurfsfluss der Altera-
Quartus-II-Software eingebettet, was eine realistische Analyse des Ressourcenbedarfs und des
Zeitverhaltens der erzeugten Platzierungen ermdglichte.

1.6 Aufbau der Arbeit

In Kapitel 2 werden die theoretischen Grundlagen und der Stand der Technik des digitalen
Schaltungsentwurfs mit FPGAs betrachtet. Abschnitt 2.1 behandelt im Detail den
prinzipiellen Aufbau der SRAM-basierten FPGAs auf der Schaltungsebene. Abschnitt 2.2
zeigt die Einfliisse unterschiedlicher Architekturmerkmale auf die Leistungsfdhigkeit und
Flexibilitiat hierarchischer FPGAs unter Angabe aktueller Forschungsergebnisse. Abschnitt
2.3 befasst sich mit dem Entwurf digitaler Schaltungen mit FPGAs aus der Softwaresicht.

Kapitel 3 gibt einen Uberblick iiber die einzelnen Algorithmen und Entwurfsschritte des
Werkzeugs PALLAs und wie sich diese in den bestehenden Entwurfsfluss der Altera-
Quartus-II-Software einfligen. Kapitel 4 beschreibt das Packen der LUTs und Flipflops einer
Netzliste in die Logikzellen nach dem Less-Flexible-First-Prinzip, welches die Anzahl der zur
Verfiigung stehenden Packpartner beriicksichtigt. In Kapitel 5 wird das neue ,,bottom-up*-
Clustering-Verfahren ARH-Pack vorgestellt. Ausfiihrlich betrachtet werden die neue
Kostenfunktion und die ihr zugrunde gelegten Optimierungskriterien. Kapitel 6 stellt das neue
Platzierverfahren MPCPlace vor.

In Kapitel 7 wird die Wirksamkeit der neu entwickelten und in den Kapiteln 4 bis 6
beschriebenen Verfahren in einem direkten Vergleich mit den bereits bekannten Verfahren
aus dem akademischen Umfeld anhand mehrerer Benchmark-Schaltungen belegt. Die
Ergebnisse des Vergleichs werden ausfiihrlich diskutiert. Die Implementierungsdetails der
PALLAs-Software werden in Kapitel 8 behandelt. Die Arbeit schlieft mit einem Ausblick auf
weitere  Verbesserungsmoglichkeiten der implementierten Algorithmen wund der
kommerziellen Softwarepakete.



2 Theoretische Grundlagen und Stand der Technik

2.1 Prinzipieller Aufbau SRAM-basierter FPGAs

Alle FPGAs beinhalten grundsétzlich die drei wichtigsten Baugruppen: programmierbare
Funktionseinheiten, programmierbare Verdrahtung und programmierbare FEin- bzw.
Ausgangszellen. Kommerzielle FPGA-Architekturen verfiigen in der Regel {liber weitere
dedizierte Funktionseinheiten wie RAM-Blocke und DSP-Einheiten. Die Funktionalitét einer
mit dem FPGA implementierten digitalen Schaltung wird durch die Programmierung der
FPGA-Baugruppen festgelegt. Um den Baugruppenprogrammiervorgang bei FPGAs von der
Programmierung eines Mikroprozessors zu unterscheiden, verwendet man hiufig den Begriff
der Konfiguration. Im Folgenden werden die Funktionalitit und die Konfigurations-
moglichkeiten der wichtigsten FPGA-Baugruppen auf der Schaltungsebene erldutert und
anschlieend die prinzipielle Struktur der SRAM-basierten FPGAs vorgestellt. Hier, wie fiir
die gesamte Arbeit, gilt die Wert-Pegel-Zuordnung der positiven Logik.

2.1.1 SRAM-Speicherzelle

Die kommerziell erfolgreichsten FPGA-Architekturen basieren auf den SRAM-
Speicherzellen. Sie werden innerhalb der FPGA-Architekturen in den programmierbaren
Funktionseinheiten zur Ansteuerung der Pass-Transistoren, der Leitungstreiber und als
Bestandteil der Look-Up-Tables (LUTs) eingesetzt. Eine SRAM-Speicherzelle kann aus zwei
mitgekoppelten Invertern aufgebaut werden (Abbildung 2-1a). Die Mitkopplung bewirkt ein
bistabiles Speicherverhalten der SRAM-Speicherzelle. Durch das Anlegen einer ,1° an die
R/W-Steuerleitung, wird der Eingangstransistor niederohmig und der Inhalt der Speicherzelle
kann iiber die Datenleitung D gelesen oder geschrieben werden. Die beiden Ausgidnge Q und
/0 werden zu Ansteuerung der Funktionseinheiten benutzt.

Vee Vee
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[

(a) (b)
Abbildung 2-1: Aufbau einer SRAM-Speicherzelle (a), vereinfachte Darstellung (b).
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Der Speicherinhalt einer SRAM-Speicherzelle geht verloren, sobald die Betriebsspannung
Vee abgeschaltet wird. Nach dem Wiederanlegen der Betriebsspannung nimmt die SRAM-
Speicherzelle einen der beiden stabilen Zustinde an. Da dies nichtdeterministisch erfolgt,
muss zur Inbetriebnahme des FPGA die Konfiguration einmalig von auflen in die SRAM-
Speicherzellen geschrieben werden. Danach muss der Inhalt der SRAM-Speicherzellen, d. h.
die Konfiguration, nicht mehr gedndert werden, weshalb die Eingangstransistoren der SRAM-
Speicherzellen iiber eine ,0° an den R/W-Leitungen dauerhaft deaktiviert werden kdnnen — bei
dem vereinfachten Symbol der SRAM-Speicherzelle wird auf die Darstellung der
Steuerleitungen R/W und D verzichtet (Abbildung 2-1b).
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2.1.2 Programmierbare Verdrahtung

Genau wie bei den ASICs erfolgt das Weiterleiten der Signale bei den FPGAs iiber die
Leitungssegmente. Die Leitungssegmente sind untereinander {iber programmierbare Schalter
verbunden, was eine selektive Weiterschaltung der Signale von einem Segment zum anderen
ermoglicht. Den einfachsten programmierbaren Schalter stellt ein durch eine SRAM-
Speicherzelle gesteuerter Pass-Transistor dar (Abbildung 2-2a). Der Ausgang O der SRAM-
Speicherzelle schaltet den Pass-Transistor entweder in einen niederohmigen oder einen
hochohmigen Zustand.

°:
b b
(a) (b)

Abbildung 2-2: Programmierbare Verbindung iiber einen gesteuerten Pass-Transistor (a),
vereinfachte Darstellung (b).

Zur Realisierung eines Pass-Transistors konnen entweder NMOS- oder PMOS-Transistoren
verwendet werden. Das Weiterschalten einer ,0° erfolgt bei einem NMOS-Transistor optimal;
der Signalpegel wird nahezu unverdandert weitergereicht. Beim Weiterschalten einer ,1’ wird
der Signalpegel von NMOS-Transistor nur degradiert weitergereicht. Bei einem PMOS-
Transistor als Schalter ist das Durchschaltverhalten genau umgekehrt. Um der Signalpegel-
Degradierung entgegenzuwirken, konnen je ein NMOS- und ein PMOS-Transistor parallel
zueinander zu einem Transmission-Gatter zusammengeschaltet werden (Abbildung 2-3). Nun
wird der ,0’-Pegel vom NMOS-Transistor und der ,1’-Pegel vom PMOS-Transistor optimal
weitergereicht. Sowohl die Pass-Transistoren als auch die Transmission-Gatter weisen ein
bidirektionales Durchlassverhalten auf. Die vereinfachte Darstellung der beiden Arten
programmierbarer Schalter entspricht der Abbildung 2-2b.

—

Ql

Q

T

Abbildung 2-3: Programmierbare Verbindung mit Transmission-Gatter.

Die programmierbaren Schalter weisen im durchgeschalteten Zustand einen gewissen
Ohmschen Widerstand auf. Aufgrund der eigenen parasitiren Kapazitit und die der
Leitungssegmente konnen die Signalpegelwechsel liber programmierbare Schalter deshalb nur
zeitlich verzogert von einem Leitungssegment zum anderen weitergereicht werden. Die
Verzogerungszeit steigt mit der kapazitiven Last einer Signalquelle bzw. mit der Anzahl der
programmierbaren Schalter zwischen der Signalquelle und einer Signalsenke. Um dieses
unerwiinschte Verhalten zu mindern und das Signal zu regenerieren, konnen vom FPGA-
Hersteller an den Anschliissen der Leitungssegmente unidirektionale Signaltreiber eingefiigt
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2.1 Prinzipieller Aufbau SRAM-basierter FPGAs

werden. Diese sind aus zwei hintereinander geschalteten Invertern aufgebaut (Abbildung
2-4a). Trotz der Signalregeneration bilden die von den programmierbaren Schaltern
verursachten Verzogerungen den grofiten Anteil an den Signalverzégerungszeiten [27].

Vee Vee
tristate
in out in —[>— out in & out
(@)

(b) (c)

Abbildung 2-4: Aufbau eines Leitungstreibers (a), vereinfachte Darstellung (b),
vereinfachte Darstellung eines Tristate-Treibers (c).

Ist einem Signaltreiberausgang ein Transmission-Gatter nachgeschaltet, kann der Ausgang
des Signaltreibers elektrisch von dem zweiten Anschluss des Transmission-Gatters getrennt
werden. Durch diese Zusammenschaltung wird ein dritter, hochohmiger Ausgangszustand
ermoglicht. In diesem Fall liegt ein unidirektionaler Tristate-Treiber vor (Abbildung 2-4c¢).
Durch eine entgegengerichtete Zusammenschaltung von zwei unidirektionalen Tristate-
Treibern kann ein steuerbares bidirektionales Verhalten erreicht werden.

Bei den FPGAs sind die Leitungssegmente in den senkrechten und waagerechten Kanélen
zwischen den programmierbaren Funktionseinheiten angeordnet. An den Kanalschnittpunkten
befinden sich Switch-Boxen, die aus einzelnen Schaltpunkten bestehen und das
Weiterschalten der Signale in einer beliebigen Richtung ermdglichen. Die Schaltpunkte sind
aus mehreren Pass-Transitoren (Abbildung 2-5a) bzw. Transmission-Gattern aufgebaut.

GNP

AN

(a) (b)

Abbildung 2-5: Aufbau eines Schaltpunkts (a), vereinfachte Darstellung (b).

2.1.3 Look-Up-Table

Die logische Verkniipfung der Signale erfolgt bei SRAM-basierten FPGAs in den Look-Up-
Tables (LUTs). Sie sind aus einem SRAM-Speicher und einem nachgeschalteten Multiplexer
aufgebaut (Abbildung 2-6a). Die Multiplexereingénge sind zugleich LUT-Eingénge. Die Art
der logischen Verkniipfung der LUT-Eingénge muss vom Anwender vorgegeben werden.

11
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Abbildung 2-6: Aufbau einer Look-Up-Table mit zwei Eingdngen (a),
Aufbau eines 4-zu-1-Multiplexers (b), mit einer LUT implementierter Inverter (c).

Die Gesamtzahl der mit einer LUT implementierbaren logischen Funktionen ist 2 2’ , mit n als
Zahl an LUT-Eingédngen. Die in Abbildung 2-6a dargestellte LUT ist in der Lage, jede
logische Funktion mit zwei oder einer Variablen abzubilden. Dazu werden die SRAM-
Speicherzellen mit den Funktionswerten programmiert, die je nach Zustand der LUT- bzw.
Multiplexereingiinge a und b vom nachgeschalteten Multiplexer zum Ausgang y geschaltet
werden. Die iibliche Zahl an LUT-Eingdngen bei aktuellen FPGA-Architekturen liegt
zwischen 4 und 6.

Bei der Abbildung logischer Funktionen mit weniger Variablen als LUT-Eingénge vorhanden
sind, werden die unbenutzten LUT-Eingénge dauerhaft auf einen definierten Wert (,0’ oder
,17) gelegt und nur ein Teil der SRAM-Speicherzellen zur Funktionswertspeicherung benutzt.
Als Beispiel zeigt Abbildung 2-6¢ einen Inverter flir das Signal a, implementiert unter
Verwendung einer LUT mit zwei Eingéngen. Die nicht relevanten Funktionswerte sind als ,-’
(engl.: don’t care) dargestellt. Soll eine Funktion mit mehr Variablen implementiert werden
als LUT-Eingénge vorhanden sind, werden mehrere LUTs mit implementierten
Teilfunktionen zu der gewiinschten Funktion iiber programmierbare Verdrahtung
zusammengeschaltet.

2.1.4 Logikzellen

Aus Effizienzgriinden werden die in jedem Schaltwerk erforderlichen Zustandsspeicher nicht
durch eine Zusammenschaltung von LUTs implementiert, sondern durch eigens zu diesem
Zweck auf dem FPGA vorhandene Flipflops. So ist jedem LUT-Ausgang ein D-Flipflop
(D-FF) nachgeschaltet (Abbildung 2-7). Gemeinsam bilden sie eine Logikzelle, die kleinste
Einheit zur Logikabbildung. Dass die Verwendung eines Flipflops in einer Logikzelle
grundsitzlich von Vorteil ist, da dadurch eine effizientere Logikabbildung von gingigen
digitalen Schaltungen ermdoglicht wird, wurde in [15] unter Beweis gestellt. Ob der
taktsynchron zwischengespeicherte (engl.: registered) oder der aktuelle (engl.: non-registered)
LUT-Ausgangswert zum Ausgang der Logikzelle gelangt, entscheidet ein programmierbarer
2-zu-1-Multiplexer (Abbildung 2-7).

a———»

b > LUT D Q y
C—»

d— » — S

clk

Abbildung 2-7: Aufbau einer Logikzelle mit 4 Eingdngen.
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2.1.5 Ein-/Ausgangszellen

Die Ein-/Ausgangszellen (I/O-Zellen) sind im Randbereich des FPGA angeordnet. Die
primédre Aufgabe der I/O-Zellen ist die Anbindung des FPGA an die externen Leitungen bzw.
Komponenten. Da in der Regel ein FPGA mit einer anderen Kernspannung betrieben wird, als
die externen Schaltungskomponenten, iibernehmen sie auch die Aufgabe der
Logikpegelumsetzung und des Uberspannungsschutzes. Die Abbildung 2-8 zeigt den
prinzipiellen Aufbau einer Ein-/Ausgangszelle. Der Zustand des 1/O-Pins liegt jederzeit in
taktsynchron zwischengespeicherter und in der aktuellen Form vor. Die Ausgabe eines Pegels
erfolgt nur beim durchgeschalteten Tristate-Treiber. Auch das Ausgangs- und Tristate-Signal
konnen in der 1/0-Zelle taktsynchron zwischengespeichert oder direkt ausgegeben werden.

tristate
Q
clk —
Scpu > 10-Pin
clk —
input <I—<
registered Q D
input <}—clk

Abbildung 2-8: Aufbau einer Ein-/Ausgangszelle.

2.1.6 FPGA-Struktur

Alle Logikzellen eines FPGA sind zu regelméBigen Strukturen auf dem FPGA angeordnet
(Abbildung 2-9). Um die Logikzellen herum befinden sich in den Verdrahtungskanilen
Leitungssegmente, die liber programmierbare Schalter mit den Logikzellen verbunden werden
konnen. Um die horizontal und vertikal verlaufenden Leitungssegmente verbinden zu konnen,
gibt es an den Schnittpunkten der Verdrahtungskanile Switch-Boxen mit jeweils drei
Schaltpunkten. Als Kontakt zur Aulenwelt befinden sich an der Peripherie des FPGA die 1/O-
Zellen.

/O /O
o O o
& S
1o Logik- Logik-
zelle zelle 110
<
l{e] Logik- 4 Logik-
zelle zelle /o
<& &
& 24
11O /O

Abbildung 2-9: Prinzipielle FPGA-Struktur.
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Im Gegensatz zu den ASICs hat der Anwender keinen Einfluss auf die Struktur und die
Merkmale eines FPGA. Diese werden von den FPGA-Herstellern festgelegt. Da die Hersteller
in der Regel keine eigenen Fertigungsfabriken besitzen (engl.: fabless), werden FPGAs von
Dienstleistern mit eigenen Fertigungskapazititen (engl.: foundries) als Massenware
hergestellt. Aufgrund ihrer regelmifligen Strukturen eigenen sich FPGAs besonders gut, um
neue Fertigungstechnologien zur Serienreife zu entwickeln.

2.2 Hierarchisch aufgebaute FPGA-Architekturen

Die kommerziell verfiigbaren und in der Forschung eingesetzten SRAM-basierte FPGA-
Architekturen unterscheiden sich zum Teil erheblich von der in Abschnitt 2.1 vorgestellten
prinzipiellen Architektur der SRAM-basierten FPGAs. Im Folgenden werden die
Architekturmerkmale hierarchisch aufgebauter FPGAs sowie die ihnen zugrunde gelegten
Entscheidungen und die damit verbundenen Forschungsergebnisse vorgestellt.

2.2.1 Analyse und Bewertung der FPGA-Architekturen

Entscheidungen des FPGA-Herstellers tiber Struktur und Merkmale einer FPGA-Architektur
beeinflussen direkt die Performance der mit dem FPGA implementierten digitalen
Schaltungen. Leistungsverbrauch, maximale Taktfrequenzen und die Flexibilitdt beziiglich
Designanderungen hingen maligeblich von der FPGA-Architektur ab. Deshalb ist es von
substanzieller Bedeutung zu verstehen, wie Aufbau und Struktur eines FPGA untersucht und
bewertet werden.

Um den Einfluss eines Architektur-Parameters wie z. B. Groe der LUTs auf eine FPGA-
Architektur zu untersuchen, wird in der Regel experimentell vorgegangen. Dabei werden
Variationen einer FPGA-Architektur generiert, die sich nur in der GroBe der zugrunde
gelegten LUTs unterscheiden. Um mehrere mdoglichst reprasentative Designs zu platzieren
und zu verdrahten, werden EDA-Werkzeuge eingesetzt. AnschlieBend werden die zur
Implementierung dieser Designs erforderlichen FPGA-Fldchen, die resultierenden maximalen
Taktfrequenzen und der jeweilige Leistungsbedarf miteinander verglichen (Abbildung 2-10).
Als weiterer Bewertungsfaktor wird die Verdrahtbarkeit der Designs herangezogen. Der
Begriff der Verdrahtbarkeit umfasst drei wesentliche Aussagen: ob ein Design von dem
Vedrahtungswerkzeug verdrahtet werden kann, wie kompliziert sich dieser Vorgang gestaltet
und wie viele Verdrahtungsressourcen fiir eine vollstindige Verdrahtung bendtigt werden.

Benchmark-
Schaltungen

'

— Flachenbedarf
— EDA-Werkzeuge — max. Taktfrequenz
— Leistungsverbrauch
Flachen- Verzogerungs- Leistungs-
Modell Modell Modell
Topographie
L FPGA-Architektur Technologie

Abbildung 2-10: Abhdngigkeiten der experimentellen Analyse.
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Wie man der Abbildung 2-10 entnehmen kann, erfolgt die Analyse des Flachenbedarfs, der
maximalen Taktfrequenz und des Leistungsverbrauchs auf der Grundlage der entsprechenden
Modelle. Diese Modelle konnen aus der Topographie, d. h. der Anordnung und der Grof3e der
Halbleiterstrukturen auf dem Silizium-Substrat extrahiert werden. Die Topographie der
Halbleiterstrukturen wird ihrerseits durch die festgelegte FPGA-Architektur und durch die
Technologie des ausgewéhlten Fertigungsprozesses bestimmt. In [05][06] wurde ein
Werkzeug vorgestellt, mit dem eine FPGA-Architekturbeschreibung automatisch in die
Herstellungsmasken fiir einen Halbleiterfertiger umgesetzt werden kann. Damit geht man der
Notwendigkeit aus dem Wege, die abstakte Beschreibung einer FPGA-Architektur manuell in
ein Maskenlayout umsetzen zu miissen.

Die Schwierigkeit in diesem experimentellen Analyseprozess besteht einerseits darin, eine fiir
den praktischen Anwendungsbereich repriasentative Auswahl an unterschiedlichen Designs zu
bestimmen, so dass zundchst noch unbekannte FPGA-Designs spéter keine zu stark
abweichenden Anforderungen an die resultierende FPGA-Architektur stellen. Andererseits
miissen exakte Kenntnisse iiber die Topographie der experimentell festgelegten FPGA-
Architektur und die Auswirkungen des geplanten Fertigungsprozesses auf die der Analyse
zugrunde gelegten Modellen bekannt sein. Die EDA-Werkzeuge miissen ihrerseits mit den
unterschiedlichen experimentellen FPGA-Architekturen zurechtkommen und diese in jeder
Variation optimal unterstiitzen. Ist dies nicht der Fall, kann es massive Auswirkungen auf das
Analyseergebnis und die daraus resultierenden Schlussfolgerungen haben [07]. An dieser
Stelle muss festgehalten werden, dass zur Auswahl einer optimalen FPGA-Architektur eine
enge Zusammenarbeit und der Informationsfluss zwischen den Programmierern der EDA-
Werkzeuge, den Entwicklern der FPGA-Architektur und den Halbleiterfertigern erforderlich
sind.

Bei der geschilderten Vorgehensweise zur Einflussermittlung eines Architektur-Parameters
wird von mehreren vollstindig festgelegten FPGA-Architekturen ausgegangen. In vielen
Forschungsarbeiten wird zunichst allerdings nur die Art, nicht aber die Anzahl der
Verdrahtungssegmente und der Switch-Boxen in den Verdrahtungskanélen genau festgelegt.
So steht erst nach Platzierung und Verdrahtung der Logikzellen der Bedarf an
Verdrahtungsressourcen fest. Die erforderliche Breite der Verdrahtungskandle wird
ausgehend von diesem Bedarf bestimmt. Nach diesem Schritt liegt eine vollstindig
beschriebene FPGA-Architektur vor, die eine Analyse entsprechend Abbildung 2-10
ermoglicht.

2.2.2 Logikblockarchitektur

Eine FPGA-Architektur, bei der die Verdrahtungskanile jeweils nur eine Logikzelle umgeben
(vgl. Abbildung 2-9), stellt einen Sonderfall dar. Bei den hierarchisch aufgebauten FPGA-
Architekturen werden mehrere Logikzellen zu einem Logikblock zusammengefasst
(Abbildung 2-11). Grundlage fiir diese Entscheidung ist, dass bei einer Verdrahtung tiiber
kurze Distanzen nur kleine Treiber bzw. einfache Pass-Transistoren eingesetzt werden
konnen. Das fiihrt bei kurzen Signalwegen zu entsprechend geringen Verzogerungszeiten.
Weiterhin besteht der iiberwiegende Anteil der zu verdrahtenden Netze aller FPGA-Designs
aus kleinen Netzen mit nur 2 bis 4 Anschliissen [04]. Diese verbinden in der Regel direkt
benachbarte Logikzellen miteinander. Konnen Logikzellen mit hoher Interkonnektivitdt
untereinander in einen Logikblock gepackt werden, erfolgt ein Teil der Verdrahtung innerhalb
des Logikblocks unter Zuhilfenahme kurzer, lokaler Verdrahtungssegmente. Das entlastet die
globalen Verdrahtungsressourcen und reduziert zugleich die Verzogerungszeiten.

Weiterhin werden mit dem Ubergang zu hierarchisch aufgebauten FPGAs die Laufzeiten der
Platzier- und Verdrahtungswerkzeuge reduziert. So skaliert der Aufwand der gingigen
Platzieralgorithmen bei flach oder hierarchisch aufgebauten FPGAs mit der Anzahl der
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Logikzellen bzw. mit der Anzahl der Logikblocke. Bei den Verdrahtungsalgorithmen héngt
der Rechenaufwand hingegen von der Anzahl der global zu verdrahtenden Netze und der
Anzahl der Verbindungen pro Netz ab. Da deren Anzahl bei Verwendung von Logikblocken
sinkt, verringert sich entsprechend auch der Rechenaufwand [07].

Bei einer hierarchisch aufgebauten FPGA-Architektur wird zwischen den lokalen und
globalen Verdrahtungsressourcen unterschieden. Die Verdrahtungssegmente innerhalb der
Verdrahtungskanéle stellen die globalen Verdrahtungsressourcen dar, alle anderen
Verdrahtungssegmente zidhlen zu den lokalen Verdrahtungsressourcen. Ein Logikblock bildet
mit seinen lokalen und den ithn umgebenden globalen Ressourcen so genannte Kacheln. Die
Kantenlédnge einer Kachel wird als Lidngenmall fiir die globalen Verdrahtungssegmente
herangezogen.

Ein Logikblock ist aus N Logikzellen aufgebaut (Abbildung 2-11). Je nach Anzahl und
Komplexitit der Logikzellen in einem Logikblock und der damit realisierbarer Logik ist es
tiblich, entweder von der feinen Granularitit (wenige bzw. einfache Logikzellen) oder von der
groben Granularitdt (zahlreiche bzw. komplexe Logikzellen) einer FPGA-Architektur zu
sprechen. Die Ausgangssignale aller N Logikzellen kénnen sowohl nach Auflen aus dem
Logikblock zur globalen Verdrahtung als auch iiber einen Riickkoppelbus zuriick zu den
LUT-Eingéngen der Logikzellen gefiihrt werden. Befinden sich die Signalquelle und alle
Signalsenken eines Netzes innerhalb desselben Logikblocks, kann die Verdrahtung dieses
Netzes nur unter Zuhilfenahme der lokalen Verdrahtungsressourcen durchgefiihrt werden. Die
globalen Verdrahtungsressourcen werden dabei nicht beansprucht.
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Abbildung 2-11: Logikblockaufbau der klassischen FPGA-Architektur [14].

Die optimale Anzahl an Logikzellen pro Logikblock hingt von der GroBe der verwendeten
LUTs und von der verwendeten Fertigungstechnologie ab. Wird die Anzahl oder die
Komplexitit der Logikzellen erhoht, steigt der Flachenbedarf einer Kachel. Dieser wiederum
erhoht den Abstand zwischen den einzelnen Logikblocken, was lidngere Verdrahtungs-
segmente zwischen den Logikblocken erforderlich macht und so in hoheren Signal-
verzogerungszeiten resultiert [14]. Auf der anderen Seite ermdglichen LUTs mit zahlreichen
Eingéngen geringere Logiktiefen, da fiir die Implementierung der Logikfunktionen insgesamt
weniger LUTs benétigt werden, was den Anteil der logikbedingten Verzogerungszeiten
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2.2 Hierarchisch aufgebaute FPGA-Architekturen

reduziert. Mit der Verkleinerung der Fertigungsstrukturen steigt jedoch der prozentuale Anteil
der  verdrahtungsbedingten = Verzogerungszeiten  gegeniiber den  logikbedingten
Verzogerungszeiten iiberproportional an. Bei 130nm- und 90nm-Fertigungsprozessen betrigt
der Anteil verdrahtungsbedingter Verzogerungszeiten etwa 60 bis 70% [67]. Bei einer
Fertigungsprozessidnderung ist demnach eine erneute Bestimmung der optimalen
LogikblockgroBe erforderlich. J. Rose hat im Jahr 2000 unter Beriicksichtigung des damals
aktuellen 0,35um-Fertigungsprozesses festgestellt, dass die Verwendung von 4 bis 10
Logikzellen mit 4 bis 6 Eingéngen in einem Logikblock eine optimale Flachennutzung mit
geringen Verzogerungen erlaubt [16]. Vier Jahre spiter wurden bei gleicher Vorgehensweise
und unter Beriicksichtigung des 0,18um-Fertigungsprozesses diese Ergebnisse bestétigt [18].
Der Nachweis der optimalen LogikblockgroBe und LUT-Komplexitit wurde in beiden
Studien auf experimentelle Weise erbracht. Eine theoretische Ermittlung der optimalen
LogikblockgroBe und LUT-Komplexitdit wurde in [19] vorgestellt und deren
Ubereinstimmung mit der experimentellen Vorgehensweise erfolgreich bewiesen.

Komplexe LUTs mit zahlreichen Eingéingen weisen eine geringe Flacheneftizienz auf, da bei
der Abbildung einfacher Funktionen auf diese LUTs ein Teil der LUT-Eingidnge und somit
auch ein Teil der zur Verfiigung stehenden Logikressourcen unbenutzt bleiben. Die grofite
Flacheneffizienz weisen LUTs mit 2 bis 3 Eingéngen auf [18][19]. Deshalb wurde in [20] der
Vorschlag gemacht, einen Teil der Logikzellen eines Logikblocks mit den komplexen und
den anderen Teil der Logikzellen mit den einfachen LUTs auszustatten. In [21] wurde dieser
Vorschlag in Form einer kommerziellen FPGA-Architektur umgesetzt. Aktuelle Stratix-III-
FPGAs von Altera verwenden statt der festverdrahteten LUTs flexible Schaltungsstrukturen,
die sich entweder zu einem Paar einfacher LUTs mit 3 bis 5 Eingdngen oder zu einer
komplexen LUT mit 6 Eingéingen konfigurieren lassen [115]. Diese so genannten adaptiven
Logikmodule (ALMs) weisen nur ein Flipflop fiir alle moglichen LUT-Konfigurationen auf,
weshalb ein direkter Logikressourcenvergleich mit einer charakteristischen Logikzelle (LUT
mit 4 Eingédngen plus Flipflop) nicht mehr mdglich ist.

2.2.3 Verdrahtungsarchitekturen

Die Verdrahtungsarchitektur wird durch Aufbau und Anordnung der programmierbaren
FPGA-Verdrahtungsstrukturen festgelegt, die aus den Treibern, Verdrahtungssegmenten und
programmierbaren Schaltern bestehen. Die Verdrahtungsstrukturen belegen den grofiten Teil
einer FPGA-Fliache. Anders als bei den ASICs sind sie bei FPGAs fest vorgegeben und
konnen von dem Designer einer digitalen Schaltung nicht mehr verdndert werden. Deshalb
miissen moglichst alle in der Praxis vorkommenden Designs mit einer vorliegenden FPGA-
Verdrahtungsarchitektur ~ verdrahtbar sein. Da die Interkonnektivitit, d. h. der
Verbindungsgrad der Logikzellen untereinander, von Design zu Design erheblich variieren
kann, spielt die Flexibilitit der Verdrahtungsarchitektur eine wichtige Rolle.

Die Flexibilitit einer Verdrahtungsarchitektur wird durch Anzahl und Anordnung der
programmierbaren Schalter bestimmt. Die Flexibilitdt einer Verdrahtungsarchitektur ist umso
hoher, je mehr programmierbare Moglichkeiten vorhanden sind, um ein Signal weiter zu
leiten. Werden jedoch zu viele Verdrahtungssegmente und programmierbare Schalter auf dem
FPGA vorgesehen, steigt der Abstand der Logikblocke zueinander. Somit miissen mit
globalen Verdrahtungssegmenten gréfere Entfernungen iiberbriickt werden, was zwangs-
laufig zu steigenden Signalverzogerungszeiten fiihrt. AuBerdem wird fiir die zahlreicheren
Verdrahtungsstrukturen mehr Siliziumflache benétigt, was die FPGA-Stiickkosten erhoht.

Werden andererseits zu starre bzw. zu wenige Verdrahtungsstrukturen auf dem FPGA
vorgesehen, muss ein Design mit hoher Interkonnektivitét {iber eine groBere FPGA-Flache
verteilt werden. In diesem Fall kann ein Teil der Logikressourcen nicht benutzt werden, da die
zu deren Verdrahtung bendtigten Verdrahtungsstrukturen nicht in dem erforderlichen Umfang
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vorhanden sind bzw. fiir die Verdrahtung weiter entfernter Logikblocke bereits belegt
wurden. In diesem Fall muss die Verdrahtung iiber Umwege erfolgen, was wiederum zu
langeren Verzogerungszeiten fiihrt. Unabhidngig davon, wie die Verdrahtungsstrukturen
ausgelegt werden, wird immer entweder ein Teil der Verdrahtungsressourcen oder ein Teil der
Logikressourcen nicht genutzt, da die Interkonnektivitit der Logikzellen niedrig oder zu hoch
ist. Die Zielsetzung bei der Festlegung einer optimalen Verdrahtungsarchitektur besteht darin,
moglichst flexible und zugleich Platz sparende Verdrahtungsstrukturen zu finden, die das
effiziente Verdrahten aller in der Praxis vorkommender Designs ermdglichen.

2.2.3.1 Heterogene Segmentierung der Verdrahtungsressourcen

Bei der in Abbildung 2-9 abgebildeten FPGA-Architektur erfolgt das Weiterleiten der Signale
zwischen den Logikzellen iiber Verdrahtungssegmente der Linge Eins. Dies stellt die
flexibelste, aber zugleich eine unpraktikable Losung dar. Bei jedem FPGA-Design erfolgt ein
Teil der Verdrahtung zum Teil zwischen den direkt benachbarten und zum Teil zwischen weit
entfernten Logikzellen. Bei Verdrahtung weit entfernter Logikzellen miissen mehrere globale
Segmente der Linge Eins (die Angaben zur Segmentlinge beziehen sich auf das Kachel-
Raster) liber Switch-Boxen zusammengeschaltet werden, was hohe Verzogerungszeiten zur
Folge hat. Legt man sich auf eine einheitliche Segmentierung der Verbindungsleitungen mit
der Segmentldnge groBer als Eins fest, so konnen die weit entfernten Logikzellen {iber einige
wenige miteinander verbundene Segmente verdrahtet werden. Bei Verdrahtung iiber kurze
Entfernungen mit Hilfe langer Segmente entsteht jedoch unter Umsténden ein nicht nutzbarer
Segmentverschnitt. Bei den kommerziellen FPGA-Verdrahtungsarchitekturen werden in der
Regel innerhalb der Verdrahtungskanile Leitungssegmente unterschiedlicher Léngen
verwendet. Lokale Verbindungen werden iiber kurze Segmente verdrahtet, Verbindungen
tiber weite Strecken unter Verwendung langer Segmente. Anzahl und Lénge der einzelnen
Segmentgruppen werden in der Regel experimentell bestimmt. Dazu werden anhand mehrerer
Designs die Anforderungen an Verdrahtungsressourcen bestimmt und verschiedene
Variationen der Verdrahtungsarchitekturen erzeugt. Nach der Verdrahtung der Designs
werden die  Verdrahtungsarchitekturen  beziliglich des  Flachenverbrauchs, der
Signalverzogerungszeiten und der Verdrahtbarkeit analysiert und die besten ausgewahlt.

Ein weiteres wichtiges Merkmal der Verdrahtungsarchitektur stellen die Anschlusspunkte der
globalen Segmente an die Logikblocke dar. Die Bestlickbarkeit (engl.: population) gibt an,
wie viele angrenzende Logikblocke an ein Verdrahtungssegment angeschlossen werden
konnen (Abbildung 2-12). Eine 100%-ige (volle) Bestiickbarkeit der Segmente stellt die
flexibelste Losung dar. Da jedoch jede programmierbare Verbindung einen Mehraufwand an
Fliche und eine zusétzliche kapazitive Last fiir die Segmenttreiber darstellt, erhoht die
Verwendung  vollbestiickbarer ~ Segmente  die  Signalverzogerungszeiten.  Das
Verdrahtungsmodell der entweder voll- oder nur am Rand bestiickbaren (nur die duBleren
Logikblocke sind anschlie8bar) Verdrahtungssegmente [22] wurde in [14] um teilbestiickbare
Verdrahtungssegmente erweitert und weitgehend untersucht.

Logik- Logik- Logik- Logik- Logik-
block block block block block

Bestlickbarkeit:

100%
80%
60%
40%

Abbildung 2-12: Bestiickbarkeit der Segmente mit der Linge 5 [14].
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Erfahrungswerte zeigen, dass der Bedarf an Verdrahtungsressourcen bei den praktischen
Entwiirfen zur Mitte des FPGA hin steigt. Um diesen Bedarf zu decken, wurden bei der
kommerziellen ORCA-Architektur in der Mitte des FPGA breitere Kandle mit zusétzlichen
Verdrahtungssegmenten vorgesehen [23]. In [25] konnte die Wirksamkeit dieser
Vorgehensweise nur fiir jeweils einen vertikal und einen horizontal in der Mitte angeordneten
Verdrahtungskanal mit der doppelten Breite nachgewiesen werden. Einen anderen Weg
beschreiten die Autoren von [24]. In ihrer Arbeit schlagen Sie eine neue FPGA-Architektur
vor, bei der die Verdrahtungsressourcen im Zentrum des FPGA flexibler als zu den Ridndern
hin ausgelegt werden. Zu diesem Zweck werden sowohl die Segmentlingen als auch die
Switch-Box-Architekturen innerhalb einer Verdrahtungsarchitektur variiert.

2.2.3.2 Logikblockanschlisse an die globale Verdrahtung

Die Ein- und Ausginge eines Logikblocks konnen iiber eine Anzahl von programmierbaren
Schaltern direkt mit den globalen Verdrahtungssegmenten in den angrenzenden
Verdrahtungskanilen verbunden werden. Die Flexibilitdt eines Logikblockanschlusses, F.,
gibt die Anzahl der globalen Verdrahtungssegmente an, an die dieser Logikblockanschluss
angeschlossen werden kann. So ist z. B. in der Abbildung 2-12 die Flexibilitdt der Logik-
blockanschliisse der beiden dulleren Logikblocke F.= 4 und die der drei mittleren F,.= 2.

In der Abbildung 2-9 sind die Ein- und Ausgénge der Logikzellen bzw. der Logikblocke (bei
den hierarchischen FPGAs) an allen vier Seiten der Logikzelle bzw. des Logikblocks
angeordnet. Diese Anordnung ist bei Gleichverteilung der horizontalen und vertikalen
Verdrahtungsressourcen auf dem FPGA am effizientesten [25]. Dabei kann jeweils die
Logikblockseite zur Verdrahtung benutzt werden, die néher an der Signalquelle bzw. an der
Signalsenke liegt. Dagegen ist die horizontale bzw. vertikale Anordnung der Ein- und
Ausgénge bei doppelt so vielen horizontalen bzw. vertikalen Verdrahtungsressourcen zu
bevorzugen [25]. Weiterhin wird in der gleichen Arbeit festgestellt, dass bei ausreichend
groBem F. jeder Ein- oder Ausgang nur auf einer Seite des Logikblocks verfiigbar sein muss,
um eine moglichst grofle Flacheneffizienz zu erreichen. Ist /. nur halb so grof3 wie die Anzahl
der Segmente (W) in einem Verdrahtungskanal, bietet es sich an, fiir jeden Logikblockeingang
bzw. jeden Logikblockausgang jeweils zwei Anschliisse an unterschiedlichen
Logikblockseiten vorzusehen.

Moderne FPGAs werden zur Implementierung digitaler Systeme eingesetzt, deren
Komponenten unterschiedliche Anforderungen an die Taktfrequenzen stellen konnen. Um die
Logikblocke der Subsysteme eines Designs unabhingig voneinander mit Taktsignalen zu
versorgen, integrieren FPGA-Hersteller auf den FPGAs dedizierte Verdrahtungsstrukturen,
die die Taktverteilung sicherstellen. Werden die Anforderungen eines Systems an die
Taktverteilung von diesen dedizierten Taktnetzwerken nicht erfiillt, ist die Implementierung
des System nicht moglich, unabhéngig davon, wie flexibel die Verdrahtungsstrukturen zur
allgemeinen Signalverdrahtung ausgelegt sind. Aus diesem Grund ist der Entwurf dedizierter
Taktnetzwerke von auBerordentlicher Bedeutung. Folgenden Anforderungen miissen die
dedizierten Taktnetzwerke geniigen:

e Die Taktverteilung muss mit einem geringen Taktflankenversatz (engl.: clock skew)
erfolgen. Dieser duflert sich in den unterschiedlichen Ankunftszeiten der Taktflanken
eines Taktsignals an den rdumlich entfernten Logikblocken. Ein groferer Versatz fiihrt
nicht nur zu einer geringeren maximalen Taktfrequenz, sondern kann auch schwer zu
bestimmende Fehlfunktionen einer Schaltung bewirken. Obwohl die H-Topologie
einen geringen Taktflankenversatz aufweist, ist deren Abbildung auf ein FPGA mit
Kachelstrukturen nur schwer moglich. Deshalb wird in der Regel bei den aktuellen
FPGAs die ,spine-and-ribs“-Topologie verwendet, bei der die Signalverteilung
zundchst lings tiber ein Hauptsegment (spine) und dann von diesem aus quer iiber die
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zu beiden Seiten angeordneten sekundiren Segmente (ribs) zu den einzelnen
Logikblocken erfolgt [95].

e Der Leistungsbedarf der Taktnetzwerke muss gering sein. Da die Leitungskapazititen
eines aktiven Taktnetzwerks bei jeder Flanke umgeladen werden, verursachen sie
einen betrdchtlichen Anteil der anfallenden Verlustleistung eines FPGA-Designs [94].
Um Verlustleistung zu reduzieren, sollte eine wohliiberlegte Verdrahtungsarchitektur
eine teilweise oder komplette Abschaltung unbenutzter Taktnetzwerke ermdglichen.

e Da die Anzahl der Subsysteme und deren Anordnung auf dem FPGA-Chip von Design
zu Design variiert, miissen die Taktnetzwerke flexibel sein, um auch Teilbereiche
eines FPGA-Chips mit unterschiedlichen Taktsignalen versorgen zu konnen. Bei
unflexiblen = Taktnetzwerken sind die EDA-Werkzeuge gezwungen, die
Einschrinkungen der Taktnetzwerke zu beachten, was zu ungiinstigen Platzier- und
Verdrahtungslosungen fiihren kann [95].

2.2.3.3 Switch-Box-Architekturen

Die Switch-Boxen stellen eine Ansammlung von programmierbaren Schaltpunkten bzw.
Schaltern an den Kreuzungspunkten der vertikalen und horizontalen Verdrahtungskanile dar.
Sie stellen sicher, dass in ein Verdrahtungssegment eingespeistes Signal {liber die an beiden
Segmentenden angrenzende Switch-Boxen in unterschiedliche Richtungen weitergeleitet
werden kann. Die Anzahl aller moglichen programmierbaren Verbindungen eines
Verdrahtungssegments zu weiteren Segmenten wird als die Switch-Box-Flexibilitit, Fj,
bezeichnet. Nicht nur die Flexibilitdt einer Switch-Box, sondern auch die Festlegung, welche
Zielverdrahtungssegmente mit einem Quellverdrahtungssegment verbunden werden konnen,
beeinflussen entscheidend die Verdrahtbarkeit und somit auch den Flidchenbedarf und die
Verzogerungszeiten des zu verdrahtenden Designs.

Maximale Verdrahtungsflexibilitdt bieten hyper-universelle Switch-Boxen. Eine Switch-Box
mit W Anschliissen an jeder Seite wird als universell bzw. hyper-universell bezeichnet, wenn
jede Kombination von an die Switch-Box angeschlossenen Netzen durch diese Switch-Box
hindurch verdrahtet werden kann. Jedes Netz kann dabei genau zwei Mal bzw. mehrfach an
den unterschiedlichen Seiten der Switch-Box zur Signaleinspeisung oder Signalableitung
angeschlossen werden. Die Switch-Boxen belegen in der Regel sehr viel Platz, weshalb es
wiinschenswert ist, diese mit moglichst wenigen programmierbaren Schaltern zu
implementieren. Eine hyper-universelle Switch-Box, welche mit einem Minimum an
programmierbaren Schaltern auskommt, wird als optimal betrachtet. In [11] wurde gezeigt,
dass bereits mit einem Aufwand von 6,3W programmierbarer Schalter hyper-universelle
Switch-Boxen realisierbar sind. Diese Klasse der Switch-Boxen ist zu bevorzugen, da bei
praktisch auftretenden Designs ein an eine Switch-Box angeschlossenes Signal héufig
gleichzeitig in mehrere Richtungen weiterzuleiten ist.

In [09] wurde festgestellt, dass fiir den Aufbau einer universellen Switch-Box mindestens 6W
programmierbare Schalter erforderlich sind. Weiterhin wurde in der gleichen Arbeit gezeigt,
dass die in der Abbildung 2-13a dargestellte, aus diagonal angeordneten Schaltpunkten
aufgebaute Switch-Box weder hyper-universell noch universell ist. So kénnen beispielsweise
in der Abbildung 2-13e drei an die Switch-Box angeschlossene Netze (a, b, ¢) nicht iiber
diese verdrahtet werden. Diese Switch-Box-Schaltung wurde unter anderem vom FPGA-
Hersteller Xilinx fiir die FPGAs der XC4000-Familie verwendet. Da fiir deren Aufbau auch
6W Schalter erforderlich sind, muss deren Einsatz als suboptimal bewertet werden. Nicht jede
denkbare Switch-Box-Architektur kann durch einzelne Schaltpunkte implementiert werden,
deshalb hat sich eine alternative Darstellungsform aller moglichen programmierbaren
Verbindungen durchgesetzt (Abbildung 2-13d).
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Abbildung 2-13: Xilinx-XC4000-Switch-Box: Darstellung mit zwei Schalipunkten (a),
mogliche Verbindungen beider Schaltpunkte (b, c), Uberlagerung aller moglichen
Verbindungen (d), Beispiel fiir nicht verdrahtbare Verbindungen (e).

In der Arbeit [09] wurde weiterhin ein allgemein giiltiger Algorithmus fiir die Konstruktion
universeller Switch-Boxen mit vier Seiten und erforderlichem Aufwand von 6W Schaltern
vorgestellt. AuBerdem wurde eine Methodik zur formalen Analyse der Verdrahtungskapazitat
einer Switch-Box eingefiihrt. Mit deren Hilfe wurde auch bewiesen, dass in den meisten
Féllen die Flexibilitdt einer Switch-Box F;= 3 in Verbindung mit hoher Interkonnektivitit F.
ausreicht, um einen hohen Grad an Verdrahtbarkeit zu ermdglichen. Diese Vermutung wurde
unter anderen auch in [14] aufgestellt und experimentell nachgewiesen. In der spdteren Arbeit
gleicher Autoren [10] wurden universelle Switch-Boxen mit einer von vier abweichenden
Seitenzahl wuntersucht. In diesem Zusammenhang kann von einem Schritt zu
dreidimensionalen FPGA-Verdrahtungsstrukturen gesprochen werden, die bisher aber nur von
theoretischem Interesse sind.

Der Vorschlag, einen Teil der programmierbaren Verbindungen einer Switch-Box fest
verdrahtet auszulegen, wurde in [13] unterbreitet. Dadurch konnten Fldche eines FPGA,
Leistungsverbrauch und auch Verzdgerungszeiten verdrahteter Designs gesenkt werden.
Welche Verbindungen dabei als fest verdrahtet ausgelegt werden sollen, wurde anhand
statistischer Analysen fertig verdrahteter Designs entschieden. In [32] schlagen die Autoren
vor, einen Teil der Verbindungen zwischen den einzelnen LUTs fest zu verdrahten. Je nach
Menge und Art dieser Verdrahtungsstrukturen sollten FPGA-Familien eingefiihrt werden, die
jeweils nur bei bestimmten Designklassen zu schnelleren und kompakteren Ergebnissen
fiihren wiirden. Die Entscheidung, welches Mitglied einer FPGA-Familie bei einem
bestimmten Design einzusetzen ist, sollte bei diesem Konzept von einem EDA-Werkzeug
getroffen werden.

In [12] werden effiziente Algorithmen zur Dimensionierung der Switch-Boxen unter
Bertiicksichtigung der Verdrahtungssegmentierung vorgestellt. Die neu eingefiihrte
Abschitzung der Verdrahtungsressourcennutzung kann sowohl zur Festlegung der
Verdrahtungsarchitektur als auch von den Verdrahtungsalgorithmen eingesetzt werden.

2.2.3.4 Signaltreiber und programmierbare Verbindungen

Pass-Transistoren als programmierbare Verbindungen erfordern weniger Flidche als
Signaltreiber, auBlerdem verringern sie die resultierenden Signalverzégerungszeiten bei
Verdrahtungen iiber kurze Entfernungen. Die Analyse des Verzogerungsprofils der kritischen
Pfade nach der Verdrahtung bei unterschiedlichen FPGA-Architekturen hat jedoch gezeigt,
dass fiir den groBten Teil der Signalverzogerungszeiten lange Ketten hintereinander
geschalteter Pass-Transistoren verantwortlich sind [27]. Beim Entwurf einer FPGA-
Verdrahtungsarchitektur besteht also die Aufgabe, festzustellen, welche programmierbaren
Verbindungen der Switch-Boxen als Pass-Transistor und welche als Signaltreiber auszulegen
sind. Diese Aufgabe kann nur unter Beriicksichtigung der Lénge und der Bestiickbarkeit der
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Verdrahtungssegmente gelost werden. Liegt eine FPGA-Architektur mit vorwiegend langen
Verdrahtungssegmenten und mit geringer Bestiickbarkeit vor, kénnen zur Uberwindung
langer Distanzen nur wenige zusammengeschaltete Segmente mit geringer kapazitiver Last
eingesetzt werden. In einem solchen Szenario ist es sinnvoller, die Switch-Boxen mit mehr
Pass-Transistoren als Signaltreibern auszustatten.

In [27] wurde das Modell einer nur aus Pass-Transistoren aufgebauten Switch-Box um
bidirektionale Tristate-Signaltreiber erweitert. Je nach der Zeitkritizitit des zu verdrahtenden
Netzes kann sich das Verdrahtungswerkzeug fiir eine Verbindung iiber einen Pass-Transistor
oder fiir eine schnellere Verbindung {iber einen Signaltreiber entscheiden. Als Voraussetzung
fiir eine korrekte Entscheidung muss das Verdrahtungswerkzeug genaue Kenntnis iiber die
Verzogerungszeiten der zur Verfiigung stehenden programmierbaren Verbindungen haben.
Die nachfolgende Analyse mehrerer FPGA-Architekturen hat ergeben, dass zum Aufbau einer
schnellen und flacheneffizienten FPGA-Architektur Segmentlingen von 4 bis 8 und Switch-
Boxen mit gleichem Anteil an Pass-Transistoren und Signaltreiber verwendet werden sollten.

In der auf [27] aufbauenden Arbeit [28] stellten die Autoren fest, dass zusitzlich eine
Verdrahtungstopologie sinnvoll ist, die eine Signalweiterleitung von iiber Pass-Transistoren
angeschlossenen Leitungssegmenten an die iiber Signaltreiber gespeisten Leitungssegmente
verhindert. Der umgekehrte Fall ist ausdriicklich erwiinscht. Es wurde gezeigt, dass bei einer
Verdrahtung zeitkritischer Netze die Signaltreiber ndher an der Signalquelle liegen sollten.
Das heifit, die Verdrahtung zu den Signalsenken sollte iiber Leitungssegmente erfolgen, die
tiber Pass-Transistoren angeschlossen sind. Diese Vorgehensweise wird unter anderem zur
Verteilung der Taktsignale mit Hilfe regelmaBiger Taktbdume verwendet.

Die bisher behandelten Leitungssegmente zur allgemeinen Signalverdrahtung besitzen keine
ausgewiesene Richtung zur Signalweiterleitung, da die verwendeten Pass-Transistoren und
Tristate-Signaltreiber ein bidirektionales Durchlassverhalten aufweisen. In [29] wurde die
kommerzielle Altera-Stratix-FPGA-Architektur vorgestellt, die nur iiber unidirektionale
Verdrahtungssegmente verfligt. Die Verdrahtungssegmente dieser Art haben einen
ausgezeichneten Segmentanfang, der mit einem unidirektionalen Signaltreiber bestiickt ist.
Die Signalweiterleitung kann also nur vom Segmentanfang zum Segmentende erfolgen. Die
Befiirchtung, dass durch die Verwendung von unidirektionalen Verdrahtungssegmenten die
Verdrahtungskanile breiter ausgelegt werden miissten, um die gleiche Verdrahtbarkeit wie
mit den bidirektionalen Verdrahtungssegmenten zu erreichen, hat sich nicht bestdtigt. Es
konnten ndmlich die Transistoren der Switch-Boxen kleiner ausgelegt werden, da die Treiber
der unidirektionalen Segmente die Aufgabe der Signalregenerierung iibernahmen. Dadurch
konnten die gesamte Verdrahtungsfliche sowie die resultieren Signalverzdgerungszeiten
sogar gesenkt werden. Aufgrund des 130nm-Fertigungsprozesses musste man bei der Stratix-
Architektur  jeweils auf die Pass-Transistoren komplett verzichten, da die
Signalpegeldegradierung aufgrund der reduzierten Versorgungsspannung auf ein nicht
akzeptables Mall anwuchs. Statt der Pass-Transistoren wurden konsequent Transmission-
Gatter verwendet. Ein weiterer Vorteil der unidirektionalen Verdrahtungsarchitektur ist, dass
die Switch-Boxen so aufgebaut sind, dass ein Weiterschalten der Signale nur von einer
Signalquelle zu einer Signalsenke erfolgen kann. Es konnen also keine Kurzschliisse
auftreten, auch nicht bei falsch oder nicht konfigurierten Switch-Boxen.
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2.2.4 Optimierung des Leistungsbedarfs

In der Vergangenheit waren die primiren Optimierungsziele fiir den VLSI-Schaltungsentwurf
ein geringer Flichenbedarf, hohe Taktfrequenz und hoher Integrationsgrad. Mit
zunehmendem Integrationsgrad stiegen die Anzahl der Transistoren und somit auch die
erzeugte Verlustleistung pro Fldcheneinheit. Heute féllt bei modernen Desktop-Prozessoren
eine Abwérmeleistung von mehreren Dutzenden Watt pro Quadratzentimeter Substrat an.
Diese muss aufwendig abgefiihrt werden, um die fehlerfreie Funktion der Schaltung
sicherstellen zu konnen. Bereits ein Temperaturanstieg von 10°C eines digitalen VLSI-
Schaltkreises fiihrt zu einer Verdoppelung der Ausfallwahrscheinlichkeit [17]. In die
tragbaren Geridte, die eine der Grundsdulen der heutigen Informationsgesellschaft bilden,
konnen keine energieaufwendigen Bauteile integriert werden, da in solchen Gerdten die
elektrische Energie nur in begrenzter Menge zur Verfiigung steht. Aus diesen Griinden stellt
der Leistungsbedarf der VLSI-Schaltungen, zu denen auch die FPGAs gehdren, heute ein
wichtiges Optimierungsziel bei deren Entwurf und Planung dar.

Die Ursachen fiir den Stromverbrauch der digitalen VLSI-Schaltungen koénnen in zwei
Kategorien unterteilt werden: den statischen und den dynamischen Stromverbrauch. Der
zeitlich unabhdngige statische Stromverbrauch wird durch die technologiebedingten
Leckstrome der Transistoren verursacht. Obwohl es belegt ist, dass FPGAs gegeniiber den
Mikroprozessoren und DSPs eine bessere Energieeffizienz aufweisen konnen [31], finden die
SRAM-basierten FPGA-Architekturen kaum Einsatz in den tragbaren und auf den fiir
niedrigen Stromverbrauch optimierten Gerdten. Die Ursache dafiir liegt in dem bisher hohen
statischen Stromverbrauch der SRAM-basierten FPGAs. Die in den aktuellen 65nm- und
90nm-Fertigungsprozessen gefertigten Transistoren weisen gegeniiber den mit fritheren
Prozessen gefertigten Transistoren erhohte Leckstrome auf, die nur mit zusitzlichen
Fertigungsaufwand reduziert werden konnen. Verantwortlich dafiir sind das diinnere Gate-
Dielektrikum und die kiirzeren Kanalldngen der MOS-Transistoren (Abbildung 2-14).
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Abbildung 2-14: Leckstrome eines NMOS-Transistors (a),
Auswirkung der Strukturverkleinerungen auf die Leckstrome (b).

Mit jeder Verkleinerung der Transistorstruktur wird die Dicke des Gate-Dielektrikums
verringert und der Leckstrom durch das Gate-Dielektrikum erhoht. So ist bei dem 65nm-
Fertigungsprozess das Gate-Dielektrikum ca. 1,2nm oder fiinf Atomlagen dick. Durch die
Verwendung eines high-k Dielektrikums kann die Dicke der isolierenden Gate-Oxid-Schicht
bei gleichzeitiger Verringerung der Gate-Flache gesteigert und somit der Gate-Leckstrom
reduziert werden.
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Eine weitere Einflussgrole fiir den Leistungsbedarf ist die Schwellspannung der MOS-
Transistoren, sie hat Einfluss auf die Schaltgeschwindigkeit und den Unterschwell-
spannungsleckstrom (engl: subthreshold-leakage current). Eine hdhere Schwellspannung
senkt nicht nur den Unterschwellspannungsleckstrom, sondern auch die Performance eines
MOS-Transistors. So ist es seit langem Stand der Technik [91], auf den kritischen Pfaden
MOS-Transistoren mit niedriger Schwellspannung und auf den unkritischen Pfaden solche
mit hoherer Schwellspannung zu verwenden. Die Schwellspannung wird hierbei bereits
wihrend der Fertigung durch die Strukturabmessungen und die Kanaldotierung des MOS-
Transistors festgelegt. Bei den FPGAs kann eine selektive Festlegung der Transistoren-
Schwellspannung nur bedingt bereits wihrend der Fertigung erfolgen, da keine Kenntnis iiber
die kritischen Pfade der Anwenderschaltungen vorliegt. Hier geht Altera bei den kommenden
40nm-Stratix-IV-FPGAs einen anderen Weg: Durch die Verdnderung der Substrat-
Vorspannung wird die Schwellspannung fiir jeweils alle Transistoren einer Kachel verdndert
[92]. Auf welche Vorspannung das Substrat einer Kachel zu legen ist, entscheidet hierbei die
EDA-Software in Abhéngigkeit von der Zeitkritizitdt der auf die Kachel abgebildeten Logik.
Da durchschnittlich nur etwa 20% aller Kacheln zeitkritische Logik aufnehmen, kann durch
diese Vorgehensweise der statische Leistungsverbrauch um bis zu 45% verringert werden
[92].

Zum dynamischen Stromverbrauch tragen jene Strome bei, die aufgrund der
Transistorschaltaktivititen flieBen. Der zeitliche Verlauf des dynamischen Stromverbrauchs
der SRAM-basierten FPGAs kann in drei zeitlich aufeinander folgende Phasen aufgeteilt
werden: FEinschaltvorgang, Konfigurationsvorgang und normaler Betrieb [26] (Abbildung
2-15). Beim Einschaltvorgang befinden sich die SRAM-Zellen in einem nicht definierten
Zustand, was zu einer zufilligen Verdrahtung der Verdrahtungsressourcen des FPGA fiihrt.
Dies verursacht kurzzeitig zahlreiche Kurzschliisse in den Verdrahtungsstrukturen, die erst
nach der Initialisierung der SRAM-Zellen behoben werden. Bei den grolen FPGAs kann der
Einschaltstrom einige Ampere betragen [113]. Bei den FPGA-Architekturen des FPGA-
Herstellers Altera mit unidirektionaler Verdrahtung ist kein Einschaltstromimpuls vorhanden
[114], da die Architektur der Switch-Boxen und der Verdrahtungssegmente Kurzschliisse der
Signalquellen verhindert [29].

A

— Versorgungsspannung
— Stromverbrauch

J

to ty tz Zeit

Abbildung 2-15: FPGA-Stromverbrauch wdihrend des Einschaltvorgangs (ty-t;),
der Konfiguration (t;-t;) und des normalen Betriebs (ab t;) [26].

Bei der Konfiguration eines FPGA werden die zu programmierenden Inhalte der SRAM-
Speicherzellen aus einem externen, nichtfliichtigen Speicher geholt. Wéhrend der
Konfiguration ist ein SRAM-FPGA zum einen Teil mit Benutzerdaten konfiguriert und zum
anderen Teil noch im Initialzustand. Dies fiihrt ebenfalls zu einer Anzahl von Kurzschliissen
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der Verdrahtung, wenn auch in wesentlich geringerem Umfang als in der
Initialisierungsphase. Nach der Konfiguration folgt die Betriebsphase, die bis zum
Ausschalten der FPGA-Spannungsversorgung andauert (Abbildung 2-15).

Wihrend des Betriebs eines FPGA werden mit jedem Schaltvorgang der Treiber die
parasitiren Kapazititen der angeschlossenen Verdrahtungssegmente und der Transistoren
umgeladen. Der daraus resultierende dynamische Leistungsverbrauch ist proportional zur
Anzahl der Schaltvorginge pro Zeiteinheit, zu den parasitiren Kapazititen der
Verdrahtungssegmente, zum Kurzschlussstrom der Transistoren und dem Quadrat der
Versorgungsspannung [30]:

1
denamic = [E : C . V2 + ]ShartCircuit ' V:l ' f ' aCtiViZy

Paynamic - dynamischer Leistungsverbrauch

C - Gesamtheit der parasitiren Kapazititen

V - Betriebsspannung

IshoriCircuit - Kurzschlussstrom wihrend der Transistorschaltvorgénge
f - Taktfrequenz

activity - durchschnittliche Schaltaktivitit [0,0...1,0]

Um die Anzahl der Schaltvorginge pro Zeiteinheit zu reduzieren, bietet es sich an, das
Taktsignal fiir die nicht benétigten Komponenten der mit dem FPGA implementierten
Schaltung zu deaktivieren. Neuere FPGA-Architekturen verfiigen dazu {iber
Schaltungsstrukturen zur dynamischen An- und Abschaltung ganzer Taktbdume (engl.: clock
gating), ohne Stérimpulse wihrend des Umschaltvorgangs befiirchten zu miissen. Weiterhin
ist in der Regel die Mdoglichkeit gegeben, die Taktfrequenz dynamisch, d. h. wihrend des
Betriebs anpassen zu konnen. So kann wéhrend der Phasen geringer Aktivitit die
Taktfrequenz gesenkt und wihrend der Phasen hoher Aktivitdt angehoben werden.

Durch die Verringerung der Versorgungsspannung kann sowohl die dynamische als auch die
statische Verlustleistung reduziert werden. Aufgrund des quadratischen Einflusses auf die
Verlustleistung ist die Reduzierung der Versorgungsspannung der effektivste Weg, die
gesamte Verlustleistung zu minimieren. So kann durch die Halbierung der Versorgungs-
spannung die Verlustleistung auf ein Viertel abgesenkt werden. Ungiinstigerweise hat die
Reduzierung der Versorgungsspannung erhdhte Verzdgerungszeiten zur Folge. So werden
beispielsweise durch die Verringerung der Versorgungsspannung von 1,5 auf 1,2 Volt die
Logikverzogerungszeiten der Igloo-FPGAs nahezu verdoppelt [112]. Bleibt hingegen durch
eine Fertigungsprozessanpassung das Verhéltnis der Schwellspannung der Transistoren zur
Versorgungsspannung konstant, so kann die Versorgungsspannung ohne merklich
angestiegene Verzogerungszeiten reduziert werden [30].

2.2.5 Dedizierte Funktionseinheiten

Wird eine digitale Schaltung sowohl mit einem ASIC als auch mit einem FPGA realisiert, so
weist die FPGA-Implementierung der Schaltung deutlich mehr Silizium-Flache, hoheren
Leistungsbedarf und eine niedrigere maximale Taktfrequenz auf. In den letzten Jahren wurden
einige Versuche unternommen, den Leistungsunterschied zwischen ASICs und FPGAs
quantitativ zu ermitteln [33][34][35]. In [35] wurden mehr als 20 unterschiedliche
Schaltungen aus der Praxis sowohl mit einem 90nm-ASIC als auch einem 90nm-FPGA
implementiert und miteinander verglichen. Dabei stellte sich heraus, dass die mit dem FPGA
implementierten Schaltungen im Schnitt bis zu vierzigfach hoheren Flichenbedarf hatten, drei
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Mal so langsam waren und zwdlf Mal mehr Energie benétigten wie die ASIC-basierten
Pendants.

Die FPGA-Hersteller versuchen, das angesprochene Leistungsgefille zwischen FPGAs und
ASICs zu mindern, indem sie auf den FPGAs dedizierte Funktionseinheiten (engl.: hard-IPs)
fiir die haufig vorkommende Schaltungsklassen fest verdrahtet implementieren. So erfordern
viele Designs Speicherstrukturen in Form von FIFOs, RAMs oder Schieberegistern. Um
diesem Sachverhalt Rechnung zu tragen, wurden bei den kommerziellen FPGA-Architekturen
bereits relativ friih RAM-Blocke vorgesehen [53]. Diese konnen in der Regel als Single- bzw.
Dual-Port-RAMs, als FIFOs mit unterschiedlichen Wortbreiten und auch als sehr lange
Schieberegister konfiguriert werden. Der Einsatz von dedizierten Speicherstrukturen
verbesserte die Flacheneffizienz der FPGAs bei praktischen Designs um ca. 10% [35]. Diese
nur geringe Verbesserung der Flicheneffizienz ist darauf zuriickzufiihren, dass bei der zum
Vergleich herangezogenen FPGA-Architektur die einzelnen LUTs sich als 16x1-RAMs
konfigurieren und nutzen lassen (engl.: distributed ram). Andererseits lassen sich die RAM-
Blocke auch als extrem breite LUTs verwenden. So wird in [36] der Vorschlag gemacht, die
unbenutzten RAM-Blocke eines Designs explizit als LUT-Ersatz zu verwenden, um zum
einen die Logikressourcen zu entlasten und zum anderen die maximale Taktfrequenz der
implementierten Designs zu erhdhen.

Der Speicherstrukturintegration auf den kommerziellen FPGAs folgte kurze Zeit spéter die
Integration von eingebetteten Multiplizier- bzw. DSP-Einheiten im Festkommaformat. Diese
ermOglichen, die in der digitalen Signalverarbeitung sehr oft vorkommende Multiplikation
zweier Zahlen mit anschlieBender Addition zum vorhandenen Ergebnis (engl.: multiply-
accumulate) sehr effizient abzubilden. In der Kombination mit den RAM-Blocken stieg die
Flacheneffizienz bei DSP-lastigen Designs im Durchschnitt auf das Doppelte [35].

Der Trend zur Integration von dedizierten Funktionseinheiten setzt sich weiter fort. So sind
auf einigen FPGAs des Herstellers Xilinx bereits bis zu zwei PowerPC-Prozessoren fiir
Steuerungsaufgaben enthalten. Die internen Busse dieser Prozessoren lassen sich flexibel {iber
die Verdrahtungsressourcen des FPGA mit den internen Logikressourcen des FPGA
verbinden. Man konnte in diesem Fall sogar von der Integration eines Prozessors in einen
flexibel programmierbaren Coprozessor sprechen. Durch das steigende Daten-
verarbeitungspotenzial der FPGAs steigt auch der Bedarf an Schnittstellen, iiber die schnell
grole Datenmengen zur Bearbeitung in den FPGA transportiert werden konnen. Deshalb
werden leistungsfihige Punkt-zu-Punkt-Schnittstellen zur Ubertragung von mehreren GBit
pro Sekunde auf den FPGAs integriert. Zwangsldufig erfolgt durch die Integration von
unterschiedlichsten Funktionseinheiten eine Aufgabenspezialisierung von FPGAs, die durch
die Einfiihrung von FPGA-Familien noch verstirkt wurde.

2.2.6 Kommerzielle FPGA-Familien

Die fiihrenden Hersteller SRAM-basierter FPGAs Altera und Xilinx unterteilen ihre FPGAs
in Familien, deren Mitglieder untereinander gleiche Hardwaremerkmale aber unterschiedliche
Ressourcenkapazititen aufweisen. Die verschiedenen Familien wiederum unterscheiden sich
in den Hardwaremerkmalen und den Fertigungstechnologien. Dadurch ergibt sich eine
zwangsldufige Spezialisierung der einzelnen FPGA-Familien auf bestimmte Aufgabengebiete.
An dieser Stelle soll die aktuelle FPGA-Produktpalette von Xilinx und von Altera genauer
betrachtet werden.

Die nachfolgenden Tabellen bieten einen direkten Vergleich der Hardwareressourcen
unterschiedlicher Mitglieder der FPGA-Familien des oberen Preissegments von Xilinx
(Tabelle 2-1) und Altera (Tabelle 2-2). Die einzelnen Tabellenangaben geben die Anzahl der
entsprechenden FPGA-Ressourcen sowohl fiir das kleinste als auch fiir das grofite Mitglied
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einer FPGA-Familie an. Die Logikzellen der verglichenen FPGA-Architekturen weisen einen
von der charakteristischen Logikzelle (LUT mit 4 Eingéngen und Flipflop) abweichenden
Aufbau auf. Deshalb geben die Hersteller sowohl die logikdquivalente Anzahl der LUTs mit 4
Eingéngen als auch die Anzahl der Flipflops an. Weiterhin sind in den beiden Tabellen die
seriellen Hochgeschwindigkeitsschnittstellen unabhingig vom  Ubertragungsstandard
zusammengefasst, wenn diese Schnittstellen eine héhere Ubertragungsgeschwindigkeit als
1,25GBit/s ermoglichen. Die langsameren Ein- und Ausginge der FPGAs werden zu den

Standard-1/Os hinzugerechnet.

Virtex5LX |  Virtex5SLXT |  Virtex 5 SXT
Technologie 65nm-Prozess, 12 Metalllagen, 1,1 Volt Versorgungsspannung
LUT-Aquivalente 30.720-33.1776 19.968-33.1776 34.816-94.208
Flipflops 19.200-20.7360 12.480-20.7360 21.760-58.880
Block-RAM (KBit) 1.152-10.368 936-11.664 3.024-8.784
DSP-Blocke 32-192 24-192 192-640
Taktgenerierung 6-18 3-18 6-18
High Speed-1/0s 0 7-29 13-21
Standard-1/Os 400-1.200 160-960 360-640
Mitgliederzahl 7 8 3

Tabelle 2-1: Hardwareressourcen der Mitglieder von Xilinx-Virtex5 LX-,
LXT- und SXT-Familien.

Der Hersteller Xilinx sieht fiir seine FPGA-Bausteine der Virtex5-Familien Zielanwendungen
besonders im Bereich LUT-intensiver Designs (Virtex 5 LX), LUT-intensiver Designs mit
Bedarf an schnellen seriellen Schnittstellen (Virtex 5 LXT) und Designs der digitaler
Signalverarbeitung mit Bedarf an schnellen seriellen Schnittstellen (Virtex 5 SXT). Der
Anwender kann so, je nach Art seiner Anwendung, zwischen unterschiedlich ausgestatteten
FPGA-Familien und deren Mitgliedern wéhlen.

Der Hersteller Altera verfolgt mit seinen Stratix-III-Familien eine dhnliche Strategie. Hier
erfolgt eine Unterteilung der FPGAs in Familien, die dem Anwender besonders viele LUT-
Logikressourcen zur Verfiigung stellen (Stratix III L) bzw. speicher- und rechenintensive
DSP-Designs aufnehmen koénnen (Stratix III E). Die beiden Stratix-Familien besitzen
gleichermalBlen serielle Schnittstellen mit bis 1,6 GBit/s.

Stratix INL | Stratix II E
Technologie 65nm-Prozess, 12 Metalllagen,

0,9 bis 1,1 Volt Versorgungsspannung
LUT-Aquivalente 47.500-338.000 47.500-254.400
Flipflops 38.000-270.400 203.520
Block-RAM (KBit) 1.836-16.272 5.328-14.668
DSP-Blocke 216-576 384-768
Taktgenerierung 4-12 4-12
High Speed-1/Os 72-276 72-276
Standard-1/Os 228-1.104 288-960
Mitgliederzahl 7 4

Tabelle 2-2: Hardwareressourcen der Mitglieder Altera-Stratix-1II L- und E-Familien.
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Fiir die kostensensitiven Anwendungen bieten beide Hersteller low-cost FPGAs an, die
insgesamt iiber weniger zahlreiche dedizierte Funktionseinheiten verfiigen. Diesen FPGAs
fehlen die schnellen seriellen Schnittstellen ginzlich. Ein wesentliches Merkmal dieser
preiswerten FPGAs ist weiterhin, dass sie mit weniger Verdrahtungsressourcen gefertigt
werden, da im Vergleich zu FPGAs des oberen Preissegments weniger Metallisierungslagen
zur Verfiigung stehen. So werden die Bausteine der Cyclone-III-Familie mit neun, die Stratix-
III-Bausteine mit insgesamt zwolf Metalllagen gefertigt. Da bei den low-cost FPGAs die
SRAM-Konfigurationszellen fiir die nicht mehr vorhandenen Verdrahtungssegmente
entfallen, wird pro implementierbare Gatterfunktion die notwendige Silizium-Fl4che gesenkt.
In der nachfolgenden Tabelle 2-3 sind die Hardwareressourcen der Altera-Cyclone-III-FPGAs
und der Xilinx-Spartan-3-(DSP)-FPGAs zusammengefasst.

Altera Cyclone 111 Xilinx Spartan 3 ‘ Xilinx Spartan 3 DSP

Technologie 65nm-Prozess, 90nm-Prozess, 8 Metalllagen,

9 Metalllagen, 1,2 Volt Versorgungsspannung

1,2 Volt Versorgungs-
spannung

Logikzellen 5.136-119.088 1728-74.880 37.440-53.712
Block-RAM (KBit) 414-3.888 72-1.872 1.512-2.268
DSP-Blocke 23-288 4-104 84-126
Taktgenerierung 2-4 2-4 8
Standard-1/Os 182-533 124-784 309-512
Mitgliederzahl 8 8 2

Tabelle 2-3: Hardwareressourcen der FPGASs fiir kostensensitive Anwendungen.

Anders als Altera fithrt Xilinx fiir die unterschiedlichen Anwendungsbereiche des
preissensitiven Marktsegments mehrere FPGA-Familien im Programm. Aus Griinden der
besseren Ubersichtlichkeit sind in Tabelle 2-3 nur die Spartan-3-Familien fiir die LUT- und
die DSP-intensiven Anwendungen aufgefiihrt.
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2.3 Entwurf digitaler Schaltungen mit SRAM-basierten FPGAs

In diesem Abschnitt wird der Entwurf digitaler Schaltungen mit SRAM-basierten
hierarchischen FPGAs in einer ganzheitlichen Perspektive dargestellt. Es wird neben der
Betrachtung der Abstraktionsebenen und der Entwurfssichtweisen des VLSI-
Schaltungsentwurfs ein FPGA-Entwurfsfluss mit den méglichen Optimierungszielen und den
einzelnen Entwurfsschritten im Detail betrachtet. Die gegenseitigen Abhédngigkeiten der
einzelnen Entwurfsschritte werden aufgezeigt und anhand der Ergebnisse aktueller
wissenschaftlicher Arbeiten belegt.

2.3.1 Abstraktionsebenen des Y-Diagramms

Nach [88] konnen die einzelnen Abstraktionsebenen des VLSI-Schaltungsentwurfs aus drei
unterschiedlichen Perspektiven in einem Y-Diagramm dargestellt werden (Abbildung 2-16).

Sysrq{r]gbene
Algorithmenebene
Verhalten ' "‘Regfster—Tr_‘ggsfer—Ebeﬂe"'"'--\\ Struktur
System- _ : ' —/
spezifikation '-‘\_, Logikebens / | CPUs, Speicher
Algonthmen '-\\_ _/ Subsysteme Busse
Reg;stertransfers K,_‘ * Schaltkreis- "h. Module Leltungen
Boolesche Glelchungen “ebene " / Gatlef thﬂops

i leferentlalglemhungen \( ~ Tranmstoren Leatungen '.
P o

Masken Polygone

Zellen

Flachenplan

]
[
T Crusler
T

] Chlp

Geometrie

Abbildung 2-16: Abstraktionsebenen und Entwurfsperspektiven im Y-Diagramm [88].

Im Y-Diagramm werden die unterschiedlichen Abstraktionsebenen als konzentrische Kreise
veranschaulicht, wobei der Abstraktionsgrad mit den weiter auBlen liegenden Kreisen
zunimmt. Die Abstraktionsebenen repriasentieren Modelle einer integrierten Schaltung mit
unterschiedlichem Grad an Implementierungsdetails. Durch Konkretisierung (Verfeinerung)
erfolgt ein Ubergang von einer hdheren zu einer niedrigeren Abstraktionsebene innerhalb
einer Perspektive und somit zu einem Schaltungsmodell mit mehr Implementierungsdetails.
Die unterschiedlichen Perspektiven des Entwurfs werden im Y-Diagramm als Aste
dargestellt; dabei wird zwischen Verhalten, Struktur und Geometrie unterschieden. Durch
Transformation einer Schaltungsbeschreibung erfolgt der Ubergang von einer Perspektive zu
einer anderen, und zwar innerhalb der gleichen Abstraktionsebene — mit geringen
Einschrankungen kann das Y-Diagramm des VLSI-Schaltungsentwurfs auch zur Darstellung
der Abstraktionsebenen und Perspektiven des FPGA-Schaltungsentwurfs verwendet werden.
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e Auf der Systemebene ist das Verhalten einer Schaltung in einer Systemspezifikation
z. B. in Form eines Pflichtenhefts festgelegt. Die zu verwendenden Funktionseinheiten
sind in einem Blockdiagramm festgehalten und repréisentieren die strukturelle Sicht.
Die Abschitzung der fiir die Implementierung der Schaltung erforderlichen
Chipflache stellt die geometrische Sicht dar. Auf der Systemebene wird vom
detaillierten Zusammenspiel und vom zeitlichen Verhalten der einzelnen
Funktionseinheiten abstrahiert.

e Auf der Algorithmenebene ist das Verhalten einer Schaltung mit Hilfe nebenlaufiger
Algorithmen beschrieben. Die strukturelle Sicht reprasentiert Recheneinheiten, die zur
Ausfithrung dieser Algorithmen bendtigt werden und die miteinander liber Signale
kommunizieren. Ein Flachenplan weist den Recheneinheiten die exakte Position und
Flache auf den Chip zu und stellt die geometrische Sicht dar.

e Auf der Register-Transfer-Ebene (RTL) ist das Verhalten einer Schaltung durch die
Datentransfers zwischen den Datenregistern beschrieben, auf die die grundlegenden
Manipulationen angewendet werden. Auf der Strukturebene sind die erforderlichen
Register, Multiplexer, (De-) Kodierer und ALUs durch Signale miteinander verkniipft.
Cluster fassen topologisch benachbarte Strukturen aus der Geometrieperspektive
zusammen. Das Modell einer digitalen Schaltung auf der Register-Transfer-Ebene ist
taktgenau, somit kann der Datendurchsatz einzelner Recheneinheiten genau bestimmt
werden.

e Auf der Logikebene ist das Verhalten einer Schaltung durch Boolesche Gleichungen
und das zeitliche Verhalten einzelner Signale beschrieben. Aus der strukturellen Sicht
wird die Schaltung durch Zusammenschaltung der Grundgatter (Netzliste)
reprisentiert. Beim FPGA-Entwurf besteht die Netzliste aus zusammen geschalteten
LUTs, Flipflops und eventuell vorhandenen dedizierten Funktionseinheiten.

e Den hochsten Grad an Implementierungsdetails weist die Schaltkreisebene auf. Hier
sind bereits Positionen und Abmessungen eines jeden Schaltungselements und jeder
Leitung auf dem Chip durch die Fertigungsmasken festgelegt. Das zeitliche und
nichtlineare elektrische Verhalten der Schaltungselemente und der Leitungen kann mit
Hilfe von Differenzialgleichungen beschrieben werden — beim Entwurf digitaler
Schaltungen mit FPGAs kann nur eingeschriankt von der Schaltkreisebene gesprochen
werden, diese wird alleine durch die Konfigurationsdaten fiir alle SRAM-
Speicherzellen des Ziel-FPGAs représentiert.

2.3.2 Entwurfsfluss

Die steigenden Komplexitdten der FPGAs und die damit realisierbaren digitalen Schaltungen
stellen eine Herausforderung an den Entwickler dar. Die Funktionalitit einer digitalen
Schaltung wird bei einem SRAM-basierten FPGA durch die Konfiguration aller SRAM-
Speicherzellen festgelegt. Im Einzelnen miissen dazu bei aktuellen FPGAs die Zustinde von
einigen hundert Tausenden bis Millionen SRAM-Speicherzellen bestimmt werden. Das kann
nicht manuell erfolgen, sondern erfordert Entwurfswerkzeuge, die eine Abstraktion weg von
der Schaltkreisebene ermdglichen. Die Schaltungsmodellierung auf den hoheren
Abstraktionsebenen bietet den Vorteil der Ausblendung der fiir die Funktion der Schaltung
nicht relevanten Details. Dadurch kénnen mit weniger Zeilen Code komplexere Schaltungen
innerhalb kiirzerer Zeit, als das auf den niedrigeren Abstraktionsebenen moglich wire,
beschrieben werden. Hierzu kommen Hardwarebeschreibungssprachen wie Verilog [102]
oder VHDL [101] auf der Register-Transfer-Ebene und auch optional oder ergénzend
Programmiersprachen wie C/C++ [99] auf der Algorithmenebene zum Einsatz. Die
Konkretisierung und die Transformation der Verhaltensbeschreibung auf der Algorithmen-
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ebene zur Strukturbeschreibung auf der Register-Transfer-Ebene erfolgt mit Hilfe der High-
Level-Synthese-Werkzeuge (HLS). Die Verhaltens- und Strukturbeschreibungen auf der
Register-Transfer-Ebene wiederum werden mit den RTL- und Logiksynthese-Werkzeugen zu
einer Strukturbeschreibung auf der Logikebene in Form einer Gatternetzliste umgesetzt
(Abbildung 2-17). Weitere automatische Werkzeuge kommen bei den nachfolgenden
Entwurfsschritten bis zum Erstellen einer Konfigurationsdatei fiir den FPGA zum Einsatz.

Wihrend der RTL- und Logiksynthese wird die HDL-Schaltungsbeschreibung in eine
zieltechnologiekonforme Netzliste, bestechend aus LUTs und Flipflops, umgesetzt.
AnschlieBend erfolgt das Packen der LUTs und Flipflops in die Logikzellen. Beim Clustering
wird eine Zuordnung der Logikzellen zu Logikblocken durchgefiihrt. Die Anzahl der
erforderlichen Logikblocke auf dem FPGA ist erst nach diesem Entwurfsschritt bekannt, da in
der Regel nicht jeder Logikblock bis an seine Kapazititsgrenzen gepackt werden kann. Die
Flachenplanung ist ein optionaler Entwurfsschritt, bei dem den einzelnen Komponenten oder
Funktionsblocken der Schaltung Bereiche auf dem FPGA-Chip zugewiesen werden. Die
Flachenplanung kann entweder automatisch oder manuell vom Entwickler durchgefiihrt
werden. An dem erzeugten Flachenplan richtet sich die Platzierung der Logikblocke. Nach
der Platzierung, die jedem Logikblock eine Position auf dem FPGA zugewiesen hat, kann die
Verdrahtung der Logikblocke und der darin enthaltenen LUTs und Flipflops erfolgen. Da erst
nach dieser eine exakte Kenntnis iiber die genauen Signalpfade vorliegt, kann nun ein exaktes
Timing-Modell der Schaltung erzeugt werden (Abbildung 2-17).
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Abbildung 2-17: Typischer FPGA-Entwurfsfluss.
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Zur Validierung des Designs ist es erforderlich, dass sowohl die urspriinglichen als auch die
automatisch erzeugten Schaltungsmodelle vom Entwickler auf korrekte Funktion untersucht
werden konnen. Hierzu werden Simulationswerkzeuge eingesetzt, die ein Schaltungsmodell
mit den vom Entwickler festgelegten Eingangssignalen stimulieren und die anhand des
Schaltungsmodells erzeugten Ausgangssignale mit den Sollwerten vergleichen bzw.
graphisch aufbereiten. Ein Fehler kann mit der Simulation nur dann entdeckt werden, wenn
die vom Entwickler vorgesehenen Stimuli diesen Fehler tatsdchlich provozieren konnen. Eine
Uberpriifung aller mdglichen Stimuli und somit der Nachweis, dass eine Schaltung fehlerfrei
ist, kann aus Zeitgriinden nur bei sehr einfachen kombinatorischen Schaltungen erfolgen. In
allen anderen Fillen miissen die Stimuli auf eine in akzeptabler Zeit simulierbare Anzahl an
Eingangsvektoren, die moglichst viele Fehler provozieren kdnnen, reduziert werden.

Eine Simulation kann beim FPGA-Entwurf an mehreren Stellen, jedoch mit unterschied-
lichem Detailgrad erfolgen (vgl. Abbildung 2-17). Wird die algorithmische Beschreibung
einer Schaltung simuliert, so kann nur die Funktion und nicht das zeitliche Verhalten der
Schaltung tiberpriift werden. Bei einer RTL-Beschreibung kann zusitzlich das taktgenaue
Verhalten der Schaltung simuliert werden. Wenn nach dem Technologie-Mapping eine
Netzliste aus LUTs und Flipflops vorliegt, konnen bereits die Logik-Signalverzogerungs-
zeiten beriicksichtigt werden. Die Logik-Signalverzogerungszeiten haben jedoch einen
geringen Anteil an der gesamten Verzogerungszeit [67]. Die genauen Verzdgerungszeiten
konnen erst nach der abgeschlossener Platzierung und Verdrahtung ermittelt werden, deshalb
spricht man an dieser Stelle auch von der Pre-Layout-Simulation. Nach einer Timing-Analyse
der verdrahteten Schaltung liegen sowohl die verdrahtungs- als auch logikbedingte
Signalverzogerungszeiten in einem Timing-Simulationsmodell vor, welches dann zur Takt-
und signalverzogerungszeitengenauen Post-Layout-Simulation benutzt werden kann.

Stellt der Anwender nach der funktionalen Simulation eine Fehlfunktion der Schaltung fest,
so muss er die Schaltungsmodelle auf der Algorithmen- oder RTL-Ebene korrigieren. Die
Post-Layout-Simulation kann zusitzlich zu den funktionalen Fehlern auch die Uberschreitung
von festgelegten maximalen Signalverzogerungszeiten aufzeigen. In diesem Fall ist die
Verianderung der Schaltungsbeschreibungen der Algorithmen- und RTL-Ebene erforderlich,
und zwar so, dass eine erneute Synthese eine Netzliste mit geringeren Logiktiefen erzeugt.
Alternativ konnen die Parameter der einzelnen Werkzeuge, mit deren Hilfe diese gesteuert
werden, an das gegebene Design angepasst werden.

2.3.3 Optimierungsziele
Beim FPGA-Entwurf gibt es vier wesentliche und gegenldufige Optimierungsziele, die
sowohl einzeln und auch in Kombination verfolgt werden:

e Maximierung der moglichen Taktfrequenz (engl.: delay reduction),

e Verbesserung der Verdrahtbarkeit (engl.: routability improvement),

e hohe Ausnutzung der Logikressourcen (engl.: area reduction),

e Reduzierung des Leistungsbedarfs (engl.: power reduction).

Jedem Schaltungsmodell konnen Metriken oder Kostenfunktionen zugrunde gelegt werden,
die bestimmte Faktoren beriicksichtigen und deren Optimierung das Erreichen eines der
gesetzten Ziele ermoglicht. Verdnderungen an den Schaltungsmodellen unter Zuhilfenahme
geeigneter Kostenfunktionen haben bei den frithen Entwurfsschritten eine wesentlich starkere
Auswirkung auf die Optimierungsziele als solche bei spéteren Schritten. Andererseits muss
berticksichtigt werden, dass die Genauigkeit der anhand von Schaltungsmodellen bestimmten
Kostenschitzungen mit dem steigenden Detailgrad niedrigerer Abstraktionsebenen zunimmt.
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Die maximale Taktfrequenz wird durch die Lange des kritischen Signalpfads bestimmt, wobei
diese Liange durch die Verzogerungszeitensumme aller auf dem Signalpfad liegenden LUTs
und zur Verdrahtung eingesetzter Verdrahtungsressourcen repriasentiert wird. Bei aktuellen
FPGAs betrdgt der Anteil der durch die Logik (LUTs) verursachten Verzogerungszeiten nur
einen geringen Anteil von 20 bis 30% an der gesamten Verzogerungszeit [67], weshalb eine
genaue Bestimmung des kritischen Pfads erst nach der Platzierung und Verdrahtung der LUTs
moglich ist.

Der Begriff der Verdrahtbarkeit umfasst drei wesentliche Aussagen: ob ein Design von dem
Vedrahtungswerkzeug verdrahtet werden kann, wie kompliziert sich dieser Vorgang gestaltet
und wie viele Verdrahtungsressourcen fiir eine vollstindige Verdrahtung bendtigt werden.
Eine hohe Nutzung der Verdrahtungsressourcen und die damit verbundene geringe
Verdrahtbarkeit filhren zu ldngeren Laufzeiten des Verdrahtungswerkzeugs. Bei
Uberbenutzung der Verdrahtungsressourcen kann ein Design nicht verdrahtet werden. Dies
steht in der Regel erst nach sehr langer Laufzeit des Verdrahtungswerkzeugs fest.

Eine hohe Ausnutzung der Logikressourcen kann sinnvoll sein, wenn ein zu einem fritheren
Zeitpunkt ausgeliefertes Design um zusdtzliche Funktionalitit erweitert werden soll, das
eingesetzte FPGA jedoch nur iiber wenig freie Logikressourcen verfiigt. In der Praxis wird bei
Designs mit unkritischen Signallaufzeitvorgaben hiufig die Nutzung der Logikressourcen
optimiert, um einen kleineren und somit preiswerten FPGA-Baustein einsetzen zu konnen.

Die Leistungsbedarfreduzierung spielte bei den FPGAs bis vor wenigen Jahren keine Rolle.
Das hat sich grundlegend gedndert, seitdem FPGAs auch in tragbaren Geriten eingesetzt
werden, die nur liber begrenzte Energieressourcen verfligen. Der Gesamtleistungsbedarf Py,
einer im FPGA implementierten Schaltung setzt sich aus folgenden Komponenten zusammen:

Ptotal = Pinterconnect + Plogic + Pclock + Pstatic

In der Py,i-Komponente ist der statische Leistungsbedarf eines konfigurierten aber inaktiven
FPGA zusammengefasst. Dieser weist nur eine Abhdngigkeit zu der Versorgungsspannung
und Substrattemperatur auf. P, reprasentiert den Leistungsbedarf der aktiven Taktbdume,
die alle Flipflops des FPGA mit Takt versorgen. Solange kein ,,clock-gating* erfolgt, ist diese
Komponente konstant. Die Algorithmen des FPGA-Entwurfsflusses kénnen also nur den
Leistungsbedarf der Verdrahtungs- bzw. der Logikressourcen (Piuerconnect DZW. Piogic)
optimieren, indem sie die Nutzung der Verdrahtungs- bzw. der Logikressourcen reduzieren.
Der Logikressourcenbedarf ist bereits nach dem Entwurfsschritt der Technologie-Abbildung
festgelegt, in den nachfolgenden Entwurfsschritten kann somit nur noch der verdrahtungs-
ressourcenbedingte Leistungsbedarf Pjyercomec: reduziert werden. Das erfolgt, indem die
Anzahl der zur Verdrahtung erforderlichen Verdrahtungssegmente und somit auch die
gesamte parasitire Kapazitdt der Leitungen, die wihrend der Schaltaktivititen umgeladen
werden muss, verringert werden. Unter diesem Gesichtspunkt stellen die Reduzierung von
Pinterconnec: Und die Steigerung der Verdrahtbarkeit gleichlaufige Optimierungsziele dar.

2.3.4 High-Level-Synthese

Die High-Level-Synthese (HLS) kann grob in drei Einzelschritte unterteilt werden:
Allokation, Ablaufplanung und Bindung. Bei jedem einzelnen Schritt wird die abstrakte
Verhaltensbeschreibung der Schaltung analysiert und das zu erzeugende RTL-Modell iterativ
konkretisiert. Bei der Allokation werden zundchst Typ und Anzahl der Ressourcen
festgestellt, die fiir eine Hardwarearchitektur zur Ausfithrung der beschriebenen Algorithmen
erforderlich sind. Da die typischen Funktionseinheiten wie Addierer und Multiplizierer in der
Regel mehrfach an unterschiedlichen Stellen des Algorithmus bendtigt werden, besteht ein
grofBer Freiheitsgrad bei der Festlegung der Mehrfachnutzung einzelner Hardwareressourcen.
In der Regel kann der Anwender durch die Vorgaben an das HLS- Werkzeug den
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Ressourcenbedarf, somit die Parallelitit und den Datendurchsatz der Zielhardware
beeinflussen. Bei der Ablaufplanung werden zeitliche Reihenfolge und Taktzyklenbedarf der
einzelnen Operationen unter Berlicksichtigung der bei der Allokation festgelegten
Hardwareressourcen ermittelt. AnschlieBend werden bei der Bindung alle Operationen auf die
einzelnen Funktionseinheiten verteilt. Die mehrfach benutzten Funktionseinheiten werden
zusitzlich mit Steuerschaltungen zur Ablaufsteuerung versehen.

Obwohl die kommerziellen HLS-Werkzeuge bereits seit langerem auf dem Markt verfiigbar
sind, konnten sie sich in der Praxis nur in bestimmten Aufgabenbereichen durchsetzen. Der
Grund dafiir liegt in der hoheren Qualitidt der manuell erzeugten RTL-Beschreibungen. Nur
bei bestimmten Aufgaben wie dem Zustandsautomatenentwurf und der digitalen Signal-
verarbeitung liefern zweckbestimmte HLS-Werkzeuge vergleichbare Syntheseergebnisse bei
gleichzeitig sehr viel héherer Produktivitét.

Die graphische Modellierung der Zustandsautomaten bildet einen festen Bestandteil aktueller
FPGA-Softwarepakete und ist eines der Beispiele fiir den naheliegenden und produktiven
Einsatz der HLS. Das Verhalten eines Zustandsautomaten bestimmt der Anwender, indem er
den zugehorigen Zustandiibergangsgraph mit einem graphischen Werkzeug zeichnet. Der
Zustandiibergangsgraph wird dann durch ein HLS-Werkzeug in eine synthetisierbare RTL-
Beschreibung iiberfiihrt. Ohne sich um die Zustandskodierung kiimmern zu miissen, kann der
Anwender sowohl die Geschwindigkeit als auch die Fliache der Losung direkt beeinflussen,
indem er die HLS durch Vorgaben steuert. Auf der RTL-Ebene miisste dafiir die HDL-
Beschreibung zeitintensiv und fehleranfallig manuell angepasst werden.

In der digitalen Signalverarbeitung (DSP) sind die Programme von MathWorks wie
MATLAB® und SIMULINK® [104] zur Modellierung, Analyse und Verifikation der DSP-
Algorithmen zu einem industriellen Standard geworden. Die DSP-Algorithmen kdénnen mit
MATLAB® durch das Zusammenschalten verschiedener Funktionsblocke und durch eine
abstrakte Verhaltensbeschreibungen auf der algorithmischen Ebene modelliert werden. Es
existiert eine Reihe von Werkzeugen wie Synplify®DSP von Synplicity [105] und AccelDSP®
von Xilinx [106], die zahlreiche DSP-Funktionsblocke mitbringen und sich nahtlos in die
Oberfliche und den Entwurfsfluss von MATLAB® einfiigen. Nach einer erfolgreichen
Verifikation mit MATLAB® erzeugen diese Werkzeuge eine synthetisierbare HDL-
Beschreibung, die eine Abbildung des entsprechenden DSP-Algorithmus auf der RTL-
Schaltungsebene darstellt.

Wegen der hochgesteckten und unerreichten Ziele konnte sich bisher ein automatischer
C/C++-basierter Hardwareentwurf nicht etablieren. Der Vorteil fiir den Entwickler wire ein
Software/Hardware-Codesign mit nur einer einzigen Sprache. Praktisch genutzte Ldsungen
sind HLS-Werkzeuge wie Impulse C™ [107], die aus einem Bruchstiick C-Quellcode FPGA-
Coprozessorhardware fiir einen bereits vorhandenen Prozessor (auch auf dem FPGA)
erzeugen. Dabei darf der zu synthetisierende Codeabschnitt nur bestimmte C-
Sprachkonstrukte enthalten und muss vom Anwender manuell zur Synthese freigegeben
werden. Die Qualitit der erzeugten Losung hingt also im hohen Malle von der Erfahrung des
Anwenders ab und ist weit von den Automatismen der Logiksynthese entfernt.

2.3.5 RTL- und Logiksynthese

Die Synthese einer Schaltungsbeschreibung auf der RTL-Ebene besteht aus mehreren
Schritten. Zunéchst wird die HDL-Beschreibung durch einen Priprozessor eingelesen und
nach einer syntaktischen und semantischen Uberpriifung in Sprachgrundelemente wie Daten-
und Kontrollstrukturen zerlegt. Die darauf folgende RTL-Synthese fiihrt eine Abbildung
dieser Daten- und Kontrollstrukturen auf die Speicherelemente und Booleschen Funktionen
durch. Bei der dann folgenden Logiksynthese finden in der ersten Phase die technologie-
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unabhingige Logikminimierung der kombinatorischen und die Anordnungsoptimierung der
sequentiellen Schaltungsteile statt. In der zweiten Phase der Logiksynthese werden dann die
technologieabhingigen Optimierungen und die Abbildung auf die gegebene Zieltechnologie
durchgefiihrt. Das Ergebnis der Logiksynthese ist eine zieltechnologieoptimierte Netzliste,
bestehend aus LUTs und Flipflops (Abbildung 2-18).

Praprozessor
v
RTL-Synthese
:
v v
Minimierung Optimierung
kombinatorischer sequentieller
Schaltungsteile Schaltungsteile
L - |
v
technologieabhangige
¢ Optimierungen und
Logik- Technologieabbildung
Synthese

Abbildung 2-18: Typischer RTL- und Logiksynthesefluss bei FPGAs.

Bibliothekenbasierte Logiksyntheseverfahren, die die Netzlisten aus den in Bibliotheken
enthaltenen Grundgattern erzeugen, sind auf SRAM-basierte FPGAs nicht direkt anwendbar,
weil eine LUT mit K Eingéngen 2 unterschiedliche Funktionen implementieren kann.
Dadurch wiirden die fiir diese Verfahren notwendigen Bibliotheken {iiberexponentiell
wachsen. Deshalb fand in den Jahren nach der Einfilhrung der SRAM-basierten FPGAs eine
intensive Forschung auf der Suche nach geeigneten Logiksynthesealgorithmen statt. Auf eine
umfassende Darstellung dieses Forschungsgebiets wird an dieser Stelle verzichtet, es werden
nur grundlegende Techniken im gegenseitigen Zusammenhang vorgestellt. Ein interessierter
Leser wird auf die Ubersichtsartikel [40] und [39] verwiesen.

In der technologieunabhéngigen Phase der Logiksynthese wird die abstrakte Darstellung einer
Schaltung Optimierungen unterzogen, deren Zweck die Reduzierung der Logiktiefe und des
Logikressourcenbedarfs ist. Die abstrakte Darstellung einer Schaltung kann je nach
Optimierungsalgorithmus in unterschiedlichen Darstellungsformen vorliegen [40]. Die
Logikminimierung nach Quine und McCluskey (QMCYV) erfordert z. B. eine Darstellung der
kombinatorischen Schaltungen als KDNF oder KKNF. Die Darstellung einer Schaltung als
Boolesches Netzwerk (als gerichteter azyklischer Graph) bietet den Vorteil einer direkten
Abbildung der abstrakten Darstellung auf eine Gatter-Netzliste. Die Knoten des Graphen
stellen dabei die logischen Verkniipfungen und die Kanten den Datenfluss dar
(Abbildung 2-19).
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Abbildung 2-19: Beispiel eines Booleschen Netzwerks (a), generische Form (b)
und deren Abbildung auf eine Gatter-Netzliste (c).

Bei der abstrakten Darstellung einer Schaltung als Boolesches Netzwerk stehen Operationen
zweier Klassen zur Verfligung: die zur Umstrukturierung des Netzwerks und die zur
Knotenminimierung. Die Umstrukturierung des Netzwerks erfolgt durch das Hinzufiigen oder
Entfernen von Knoten und Kanten. Bei der Knotenminimierung werden die mit einem Knoten
assoziierten Funktionen mit Minimierungsverfahren wie QMCV minimiert. Nach Abschluf3
der ersten Phase der Logiksynthese ist die Kantenanzahl und die Knotenkomplexitit eines
Booleschen Netzwerks im Vergleich zur urspriinglichen Form reduziert.

Zweck der Logikumformungen in der zweiten Phase der Logiksynthese ist das
Umstrukturieren des Netzwerks in ein anderes, funktional dquivalentes Netzwerk, welches fiir
eine Abbildung auf die LUTs einer festgelegten Zieltechnologie besser geeignet ist [39].
Dabei werden Methoden der Logikduplizierung, des Zusammenfiigens von Knoten und der
Dekomposition [37] angewendet. Mit Hilfe der Dekomposition konnen Knotenfunktionen mit
groler Anzahl an Eingangsvariablen durch das Einfithren weiterer Zwischenknoten auf
mehrere Knoten aufgespaltet werden (Abbildung 2-20). In der Regel fiihrt das zu einer
Schaltung, die weniger LUTs bei der Technologieabbildung erfordert [40].

Abbildung 2-20: Abbildung der Knoten auf LUTs vor (a) und nach der Dekomposition (b).

Weil fiir ein gegebenes Netzwerk mehrere, auf LUTs abbildbare und funktional dquivalente
Netzwerke bestimmt werden konnen, muss eine Losung gefunden werden, die einem oder
mehreren im Abschnitt 2.3.3 aufgezéhlten Optimierungszielen geniigt. Soll z. B. die Zahl der
bei der Technologieabbildung erforderlichen LUTs der Schaltung minimiert werden, miissen
Losungen bevorzugt ausgewihlt werden, die eine iiberlappungsfreie Abbildung auf die LUTs
ermoglichen. Dabei wird in der Regel die Parallelitdt reduziert, aber die Logiktiefe erhoht
[41]. Um die Logiktiefe zu reduzieren, konnen Logikduplizierungen einzelner
Netzwerkabschnitte und Uberlappungen bei der Logikabbildung auf die LUTs erforderlich
sein. Diese Wechselwirkungen zwischen einzelnen Optimierungszielen und gegenseitige
Ausschliefungen miissen somit bei der Technologieabbildung beriicksichtigt werden.
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2.3.6 Packen und Clustering der Logikzellen

Die atomaren Elemente einer nach der Technologieabbildung vorliegenden Netzliste sind
LUTs und Flipflops. Sie werden vor dem Clustering in die Logikzellen gepackt. Dabei kann
eine Logikzelle maximal eine LUT und ein Flipflop aufnehmen (vgl. Abbildung 2-7). Das
Packen der LUTs und Flipflops in die Logikzellen erfolgte bisher mit einer einfachen
Mustererkennung [42]. Dabei wurde iiberpriift, ob einer LUT ein Flipflop nachgeschaltet ist,
um anschlieend beide in eine Logikzelle zu packen. Nach dem Packen liegt eine nur aus
Logikzellen bestehende Netzliste der Schaltung vor.

Beim Clustering-Entwurfsschritt werden die Logikzellen zu Gruppen (Clustern) angeordnet.
Die in jedem Cluster enthaltenen Logikzellen miissen einem jedem auf dem FPGA
enthaltenen Logikblock zuordenbar sein. Die Voraussetzung dafiir ist, dass die Anzahl der
Logikzellen in einem Cluster die der Logikzellen in einem Logikblock und die Anzahl der an
den Cluster angeschlossenen Netze die der Ein- und Ausgidnge eines Logikblocks nicht
iibersteigt. Da eine Netzliste streng genommen nicht aus Logikzellen bzw. LUTs und
Flipflops bestehen kann, weil die entsprechenden Schaltungsstrukturen real nur auf einem
FPGA-Baustein existieren, sind mit den LUTs und Flipflops einer Netzliste tatsdchlich deren
abstrakte Beschreibungen gemeint. Diese Vorstellung wird dahingehend auch auf die Cluster
und die Logikblocke erweitert.

Clustering-Algorithmen konnen grob in die Klasse der ,,top-down“- oder in die Klasse der
,bottom-up“-Algorithmen eingeteilt werden. ,,Top-down‘“-Algorithmen partitionieren die
gegebene Netzliste schrittweise in Cluster. ,,Bottom-up“-Algorithmen bestimmen im ersten
Schritt eine Start-Logikzelle, die einem noch leerem Logikblock zugeordnet wird. Im zweiten
Schritt werden diesem Logikblock sequentiell weitere Logikzellen hinzugefiigt, bis dieser voll
ist oder bis die verfiigbaren Ein- oder Ausginge des Logikblocks erschopft sind. Die Auswahl
der hinzuzufiigenden Logikzellen erfolgt mit Hilfe einer Kostenfunktion. Die beiden Schritte
werden solange wiederholt, wie die Netzliste freie Logikzellen aufweist (Abbildung 2-21).

pack logic cells(netlist);  // FFsund LUTs in Logikzellen packen
current = get_seed cell(netlist);
do {
cluster = construct_cluster(architecture, current);
do { //solange Logikblock nicht voll, Logikzellen hinzufiigen
netlist->remove_cell(current);
cluster->insert_cell(current);

if(!cluster->is_full) {
current = max_attraction legal cell(cluster, netlist);
if(!current) { current = get_seed cell(netlist, cluster); }
}
} while(!cluster->is_full && current);
netlist->add_cell(cluster);
current = get seed cell(netlist);
} while (current); // wiederhole, solange es freie Logikzellen gibt

Abbildung 2-21: Pseudo C-Code fiir Clustering-Entwurfsschritt.

Der Vorteil der ,bottom-up“-Algorithmen ist, dass eine Logikzellen-Netzliste schnell
geclustert werden kann, und dabei die Architekturvorgaben der Logikblocke einfach
eingehalten werden konnen. Nachteilig gegeniiber den ,,top-down“-Algorithmen ist die lokal
beschriankte Betrachtung der Logikzellen-Interkonnektivitit beim Bestimmen der in die
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Logikblocke zu packenden Logikzellen. Die Qualitdt der Clustering-Losung hiangt deshalb im
hohen Mafle von der Auswahl der Start-Logikzelle ab [38].

2.3.6.1 Verbesserung der Verdrahtbarkeit beim Clustering

Im Clustering-Entwurfsschritt kann die Verdrahtbarkeit einer Netzliste nach folgenden
Kriterien verbessert werden [46]:

e Anzahl der benutzten Logikblock-Anschliisse,
e Anzahl der Signalsenken pro Netz (Fanout),
e Anzahl der Netze.

Fiir den Anschluss eines Logikblocks an die globale Verdrahtung werden genau so viele
Segmente der angrenzenden Verdrahtungskandle bendtigt, wie es benutzte
Logikblockanschliisse gibt. Das heiflt, bei einer Verringerung der zur Verdrahtung
erforderlichen Logikblockanschliisse steigt die Verdrahtbarkeit eines Designs, da im gleichen
Malle weniger Verdrahtungssegmente bei der Verdrahtung gebraucht werden. Auf der
globalen Verdrahtungsebene sind die Logikblockeingéinge die Signalsenken (Fanout) der
global zu verdrahtenden Netze. Da ein Verdrahtungswerkzeug die meiste Zeit zum
Verdrahten der Netze mit einem hohen Fanout bendtigt, ist es erstrebenswert, die Anzahl der
Logikblockanschliisse bzw. den Fanout der Netze zu senken.

Anzahl der Logikblockanschliisse und somit Fanout der Netze wird dadurch reduziert, indem
man in einen Logikblock Logikzellen packt, die untereinander moglichst viele Anschliisse an
die gleichen Netze aufweisen. Die Verdrahtung eines ganzen Netzes erfolgt dann sogar
komplett innerhalb eines Logikblocks, wenn sich alle Signalsenken und die Signalquelle
innerhalb des Logikblocks befinden. Auf diese Weise wird die Anzahl der global zu
verdrahtenden Netze reduziert. Die Gesamtanzahl der global zu verdrahtenden Netze hat auch
einen direkten Bezug zur Verdrahtbarkeit: Erhoht sich die Anzahl der Netze, so wird es
aufgrund fest vorgegebener FPGA-Verdrahtungsressourcen fiir das Verdrahtungswerkzeug
schwieriger, das Design zu verdrahten.

Die Verdrahtung eines Netzes komplett innerhalb eines Logikblocks ist aus mehreren
Griinden die effizienteste Art der Verdrahtung eines hierarchisch aufgebauten FPGA.
Aufgrund eines begrenzten Fanouts und der kurzen zu iiberbriickenden Strecken weisen die
Verdrahtungssegmente innerhalb eines Logikblocks niedrige Verzdgerungszeiten und
geringen Leistungsverbrauch pro Schaltvorgang auf [38]. Da die Verdrahtung in dem
betrachteten Sonderfall komplett innerhalb eines Logikblocks erfolgt, werden die
Verdrahtungsressourcen in den Verdrahtungskanélen auferhalb des Logikblocks frei. Sind
Verdrahtungsressourcen in gréf3erer Anzahl vorhanden als zur Designverdrahtung notwendig,
konnen vom Verdrahtungswerkzeug Netze mit einem hohen Fanout dupliziert werden, um
den Fanout dieser Netze und somit auch die Verzogerungszeiten zu reduzieren.

2.3.6.2 ,,Bottom-up“-Clustering-Verfahren

Einer der ersten und bekanntesten Clustering-Algorithmen fiir hierarchische FPGAs ist
VPack [43]. VPack verfolgt zwei Optimierungsziele: die Logikblocke moglichst voll mit
Logikzellen zu packen und die Nutzung der Logikblockanschliisse zu minimieren. Durch
diese Vorgehensweise soll die Interkonnektivitit der Logikblocke untereinander reduziert und
somit die Verdrahtbarkeit gesteigert werden. Als Start-Logikzelle wird die Logikzelle mit den
meisten Eingidngen ausgewdhlt. Zum Packen in einen Logikblock werden Logikzellen
bestimmt, die mit diesem Logikblock die meisten Anschliisse an identische Netze teilen. Der
kurze Zeit spéter vorgestellte Clustering-Algorithmus T-VPack erweitert VPack um die
Optimierung der Verzégerungszeiten, wodurch die Tiefe der kritischen Signalpfade verringert
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wird [42]. Bei T-VPack werden zunédchst mit einer Timing-Analyse die kritischen Pfade einer
Netzliste bestimmt. Logikzellen, die auf einem kritischen Pfads liegen, werden dann
moglichst in denselben Logikblock gepackt. Da die Verzogerungszeiten bei der Verdrahtung
innerhalb eines Logikblocks geringer sind als bei der Verdrahtung zwischen zwei
Logikblocken, wird die Gesamtverzogerungszeit eines kritischen Pfades dadurch verringert.
Interessanterweise produziert T-VPack nicht nur um ca. 30% schnellere, sondern auch bis zu
20% kompaktere Clustering-Losungen als VPack. Die Ursache dafiir ist, dass bei dieser
Vorgehensweise sehr viele kompakte Netze komplett innerhalb der Logikblocke verdrahtet
werden konnen und so die Nutzung von Logikblockanschliisse gesenkt wird. Dadurch kénnen
auch mehr Logikzellen in die Logikblocke gepackt werden [42].

RPack ist ein Clustering-Verfahren, welches nur die Verdrahtbarkeit einer Netzliste optimiert
[44]. Die Autoren des Verfahrens identifizierten die die Verdrahtbarkeit beeinflussenden
Faktoren und beriicksichtigten diese in einer neuen Kostenfunktion. Diese Kostenfunktion
bevorzugt bei der Auswahl der zu packenden Logikzellen solche, die zur Absorption der
meisten Netze mit nur einer Signalsenke (Fanout = 1) innerhalb eines Logikblocks fiihren.
Die Auswahl der Start-Logikzelle erfolgt auf die gleiche Weise wie beim VPack. Zum
Verdrahten der von RPack erzeugten Clustering-Losungen werden bei gleicher
Logikausnutzung im Durchschnitt etwa 20% weniger Verdrahtungssegmente bendtigt als bei
VPack. Die Ergebnisse sind, bis auf die Verzogerungszeiten, mit denen von T-VPack
vergleichbar. Spater wurde das Clustering-Verfahren T-RPack vorgestellt, welches zusétzlich
zur Verdrahtbarkeit auch die Verzogerungszeiten optimiert. Die dabei eingesetzte
Vorgehensweise entspricht der von T-VPack. Insgesamt sind die Clustering-Losungen von T-
VPack und T-RPack gleichwertig.

Nach RPack wurde das Clustering-Verfahren iRAC vorgestellt, welches auch die
Verdrahtbarkeit einer Netzliste optimiert [38]. iRAC versucht, moglichst viele Netze mit
geringem Fanout komplett innerhalb der Logikblocke zu verdrahten und somit die globalen
Verdrahtungsressourcen zu entlasten. Anders als bei RPack gibt es dabei keine Einschrinkung
auf Netze mit nur einer Signalsenke. Bereits bei der Auswahl der Start-Logikzelle werden
Logikzellen bevorzugt, die an moglichst viele Netze mit einem geringen Fanout
angeschlossen sind. Im Vergleich zum RPack und T-VPack wurde die Anzahl der zur
Verdrahtung benétigten Verdrahtungssegmente im Schnitt um etwa 30% gesenkt. Des
Weiteren wird unter Beriicksichtigung der Rents-Regel eine gleichméBige Interkonnektivitét
aller Logikblocke angestrebt, indem diese nicht bis an ihre Kapazititsgrenzen gefiillt werden.
Durch diese Vorgehensweise wird die lokale Uberbenutzung globaler Verdrahtungs-
ressourcen zum Preis eines hoheren Flichenbedarfs effektiv verhindert.

Zuletzt wurde das Verfahren SMAC vorgestellt, welches die Technologie-Abbildung und das
Clustering der Logikzellen gleichzeitig in einem einzigen Entwurfsschritt durchfiihrt [45]. Im
Vergleich zu den Verfahren, die beide Entwurfsschritte sequentiell vollziehen, konnte eine
Reduzierung der Signalverzogerungszeiten um bis zu 12% erreicht werden. Der
Logikressourcenbedarf der von SMAC erzeugten Netzlisten ist jedoch um 22% gestiegen.
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2.3.7 Platzierung der Logikblocke

Beim Entwurfsschritt der Platzierung wird jedem in der Netzliste enthaltenen Logikblock eine
exklusive Position auf dem FPGA in Form einer Logikblockkachel zugewiesen. Dabei
werden eines oder mehrere der im Abschnitt 2.3.3 aufgezidhlten Optimierungsziele verfolgt.
Die Klassifizierung der Platzieralgorithmen erfolgt in auf Simulated Annealing,
Partitionierung, genetischen Algorithmen, Kriaftemodellen oder Methoden der numerischen
Optimierung basierende Verfahren [47]. Eine alternative Klassifizierung der Platzier-
Algorithmen befindet sich in [48].

2.3.7.1 Platzierung mit Simulated Annealing

Simulated Annealing (SA) ist eine Heuristik zur Losung NP-harter kombinatorischer
Optimierungsprobleme, zu denen auch die Platzierung gehort. Die SA-basierte Platzierung ist
eines der am héaufigsten eingesetzten FPGA-Platzierverfahren. Die Griinde dafiir sind die
einfache Anpassungsmoglichkeit der SA-Kostenfunktion an unterschiedliche Optimierungs-
kriterien und gute Platzierungen, die mittels SA innerhalb akzeptabler Zeit erzeugt werden
konnen. SA-basierte Platzierverfahren simulieren den physikalischen Prozess der
Metallschmelzeabkiihlung [49]. Wird der Schmelze langsam Energie entzogen, nehmen die
Metallatome energiegiinstige Positionen im Metallgitter ein. Beim Platzieren mit Simulated
Annealing stehen die Logikblocke bzw. Logikzellen in Analogie zu den Metallatomen.

Die initiale Platzierung erfolgt durch zufillige Verteilung der Logikblocke auf die
verfiigbaren Logikblockpositionen des FPGA. Wiahrend der Platzieriterationen werden dann
zufdllige Logikblockbewegungen vorgeschlagen. Die Bewertung dieser Bewegungen erfolgt
mit einer Kostenfunktion (Abbildung 2-22).

S'=random_place(netlist); // Logikblocke initialplatzieren
T = initial Temp(); // Starttemperatur bestimmen
Riim = initial Rlim(); // Bereichsbeschrinkung
do { //&duBlere Schleife
do { //innere Schleife
Snew = random_move(S, Riim); // zufdllige Platzierungspermutation
AC = Cost(Spew) — Cost(S); // Kostendifferenz bestimmen
R =random(0,1); // Zufallszahl [0,0...1,0]
if(R<e™") { S= Spews }
} while(!inner Loop_criterion());
T =update_Temp(); // neue Temperatur bestimmen
Rjim = update_Rlim(); // neue Bereichsbeschrinkung berechnen
} while (lexit criterion()); // wiederhole, solange Abbruchkriterium nicht erfiillt

Abbildung 2-22: Pseudo-C-Code fiir SA-basierte Platzierung.

Die vorgeschlagenen Bewegungen mit negativer Kostendifferenz werden immer akzeptiert
(Paccepr = 1), die Akzeptanzwahrscheinlichkeit Pge.,(AC) der Bewegungen mit positiver
Kostendifferenz wird gemiB3 der Funktion T berechnet (Abbildung 2-22). Diese
Wahrscheinlichkeitsfunktion hédngt sowohl von der Temperatur 7 als auch von der
Kostendifferenz AC ab (Abbildung 2-23). Am Anfang des Platziervorgangs ist die
Temperatur 7 hoch, fast alle vorgeschlagenen Logikblock-Bewegungen werden durchgefiihrt.
Im Laufe der Platzierung wird die Temperatur schrittweise abgesenkt, so dass Logikblock-
Bewegungen, die die Platzierung verschlechtern wiirden, immer seltener akzeptiert werden.
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Abbildung 2-23: Akzeptanzwahrscheinlichkeit Pyccopi(AC) einer vorgeschlagenen
Bewegung in Abhdngigkeit von den damit verursachten Kosten und der Temperatur.

Die Moglichkeit, auch ungiinstige Logikblockbewegungen zu akzeptieren, erlaubt es
Simulated Annealing, die lokalen Minima der Platzierldsungen verlassen zu kénnen (engl.:
uphill-climbing). Mit dem Fortschreiten des Platzierungsprozesses steigt die Qualitdt der
Platzierung und somit auch die Wahrscheinlichkeit, dass Bewegungen vorgeschlagen werden,
die bei ihrer Akzeptanz positive Kosten verursachen wiirden (Abbildung 2-24).

T=20°
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Abbildung 2-24: Wahrscheinlichkeitsdichteverteilungen von AC fiir unterschiedliche
Platzieretappen einer Netzliste (,,0c_mc8051 “-Design).

Wird bei einer Temperatur fiir eine groere Anzahl von Bewegungen keine Verdanderung der
Platzierkosten erreicht, kann die Temperatur abgesenkt werden, weil sich der Platzierungs-
prozess in einem thermodynamischen Gleichgewicht befindet. Formal ausgedriickt ist das
Integral der Wahrscheinlichkeitsverteilung aller negativen Kosten, multipliziert mit der
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Akzeptanzwahrscheinlichkeit, vom Betrag her gleich dem Integral der Wahrscheinlich-
keitsverteilung aller positiven Kosten, multipliziert mit der Akzeptanzwahrscheinlichkeit:

E-=FE.

E-=

0
[ac-pacyanc

. Ev=[AC-P(AC)-e™"dAC
0

Das Abkiihlungsschema (engl.: annealing schedule) legt das Abbruchkriterium der dufleren
Schleife, die Anzahl der Logikblock-Bewegungen pro Temperaturschritt, die Art und Weise
wie die Logikblockbewegungen vorgeschlagen werden und wie die Temperatur abgesenkt
wird, fest. Bei einer geeigneten Wahl des SA-Abkiihlungsschemas konnen die Kosten der
Platzierung gegen ein globales Minima konvergieren, eine Garantie dafiir kann es bei einem
heuristischen Verfahren wie Simulated Annealing aber nicht geben [50]. Die
Abkiihlungsschemata mit fest eingestellten Steuerparametern sind nicht fiir jede Art von
Optimierungsproblemen gleich gut geeignet. Deshalb wurde in der Vergangenheit viel
Aufwand in die Entwicklung universeller und adaptiver Abkiihlungsschemata investiert.

Die Hohe der Starttemperatur kann bei Simulated Annealing sowohl die Qualitit der Losung
als auch die Laufzeit des Verfahrens beeinflussen. Bei zu niedriger Starttemperatur kann sich
das Platzierverfahren in einem lokalen Minimum verfangen. Bei zu hoher Starttemperatur
wird Rechenzeit verschwendet. In [51] wird vorgeschlagen, die Starttemperatur auf den
zwanzigfachen Wert der Standardabweichung o der Kostendnderung festzulegen, die bei
grofBer Zahl zufilliger Bewegungen gemessen wird.

Unter der Annahme, dass eine gegebene Platzierung bei einer bestimmten Temperatur eines
SA-Prozesses sich im thermodynamischen Gleichgewicht befindet, kann diese Temperatur
bestimmt werden. Zur Temperaturschitzung wurde in [52] folgende Vorgehensweise
vorgeschlagen:

1. Bestimmen der statischen Wahrscheinlichkeitsdichteverteilung von AC, indem die
Kosten einer grofen Anzahl von Zufallsbewegungen ausgewertet und in einer
Datenstruktur abgelegt werden (die Platzierung selbst wird dabei nicht verdndert),

2. Temperatur T auf einen geeigneten Anfangswert festlegen,
3. zunichst Pyecep(AC) und anschlieBend £ - und E + bestimmen,

4. wenn E- < E.dann T reduzieren; wenn E - > E . dann 7T erhéhen und mit dem
Schritt 3 fortfahren; bei £ - = E +ist die Suche beendet, die Temperatur 7" entspricht
nidherungsweise der gesuchten. Anmerkung: Die Verringerung oder Erh6hung der
Temperatur 7 erfolgt in diesem Schritt gemiB3 den Vorschriften des Bindre-Suche-
Algorithmus.

Bei einer Initialplatzierung wiirde die auf diese Weise bestimmte Temperatur der Temperatur
entsprechen, mit welcher der SA-Prozess zu starten wére.

Eine Temperaturiteration (innere Schleife in Abbildung 2-22) wird dann abgebrochen und die
Temperatur abgesenkt, wenn sich die Platzierung fiir die gegebene Temperatur im
thermodynamischen Gleichgewicht befindet. Dieser Zustand kann an den konstant bleibenden
Kosten der Platzierung iiber eine groe Anzahl von Permutationen erkannt werden [55]. Die
zum Erreichen eines Zustands nahe dem thermodynamischen Gleichgewicht auszuwertende
Zahl der Permutationen pro Temperaturschritt kann auch geschitzt werden. Diese ist
niherungsweise 10-(Npioeis) >, wenn die Akzeptanzrate der vorgeschlagenen Bewegungen bei
0,44 liegt [56]. Wird die Anzahl der Blocke Npjoors verzehnfacht, so miissen nach dieser
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Vorschrift zwanzig Mal so viele Permutationen ausgewertet werden. Um die Anzahl der zu
platzierenden Blocke effektiv zu verringern, kann entweder die Netzliste partitioniert (,,top-
down*-Ansatz) oder die Blocke konnen geclustert werden (,,bottom-up*“-Ansatz). Der dazu
erforderliche Aufwand darf jedoch nicht hoher sein als die mdglichen Aufwandsersparnisse
beim Simulated Annealing. Ein schnelles, mehrstufiges Simulated Annealing-Verfahren fiir
FPGASs mit einem ,,bottom-up*“-Ansatz wurde in [54] vorgestellt. Die zu platzierenden Blocke
werden mit einem linearen Aufwand so geclustert, dass die Anzahl der Netze zwischen den
Clustern minimiert wird. Simulated Annealing wird bei solcher ,teile und herrsche®-
Vorgehensweise mehrfach ausgefiihrt; vor jedem Anlauf wird die hochste Cluster-
Hierarchiestufe aufgebrochen und die Anzahl der Blocke pro Cluster verringert. Vor jedem
SA-Anlauf wird die Temperatur der vorliegenden Platzierung bestimmt, um die Platzierungen
nicht durch eine zu hohe Temperaturwahl zu zerstoren.

In [55] wurde erkannt, dass bei niedrigeren Temperaturen fast nur lokale Bewegungen
stattfinden. Vorgeschlagene Bewegungen iiber lingere Entfernungen werden kaum akzeptiert,
deren Auswertung erfordert jedoch viel Rechenzeit. Deshalb wurde eine Bereichs-
Beschrinkung (Rj, in Abbildung 2-22) fiir die Generierung der vorzuschlagenden
Bewegungen eingefiihrt. Diese bestimmt, in welchem maximalen Abstand sich die beiden zu
vertauschenden (Logik-)Blocke befinden diirfen. Am Anfang wird Ry, auf die gesamte
Chipflache ausgedehnt. Im Laufe der Platzierung wird Rj;, so angepasst, dass das Verhiltnis
der akzeptierten zu den vorgeschlagenen Bewegungen bei etwa 0,44 liegt. Durch die
Einfiihrung der Bereichsbeschrankung konnte die Effizienz der SA-Abkiihlungsschemata
gesteigert werden [55].

2.3.7.2 Optimierung und Modellierung der Verdrahtbarkeit

Eine Verbesserung der Verdrahtbarkeit wird beim Platzieren primér durch die Verringerung
der Leitungsldngen erreicht, die zur Verdrahtung des gesamten Designs erforderlich sind
(engl.: wirelength driven placement). Die zur Verdrahtung eines Netzes erforderliche
Leitungsldnge kann mit Hilfe einer Bounding-Box abgeschétzt werden. Diese Bounding-Box-
Abschitzung entspricht dem halben Umfang eines Rechtecks, das alle Anschliisse eines
Netzes einschlieft (vgl. Abbildung 6-2) und ist fiir Anschlusszahlen kleiner als vier
hinreichend genau. Die Bounding-Box-Abschitzungen fiir Netze mit hoheren
Anschlusszahlen fallen zu niedrig aus und miissen deshalb mit Korrekturfaktoren versehen
werden, die aus fertig verdrahteten Designs statistisch ermittelt werden konnen [58].

Bei einer auf minimale Leitungsldngen hin optimierten Platzierung kann es zu lokal
beschrinkter Uberbenutzung (Kongestion) der Verdrahtungsressourcen kommen. Im
Gegensatz zu der Uberbenutzung der Logikressourcen, die sehr schnell festgestellt werden
kann, hat die lokale Uberbenutzung der Verdrahtungsressourcen schwerwiegendere
Konsequenzen: Diese wird erst nach einer langen Laufzeit des Verdrahtungswerkzeugs
erkannt. Deshalb ist es erforderlich, die Nutzung der Verdrahtungsressourcen bereits bei der
Platzierung abzuschédtzen und diese iiber den gesamten Chip homogen zu verteilen. Mit RISA
[58] wurde eine Bounding-Box-basierte Modellierung des Verdrahtungsbedarfs aller Netze
fiir ASICs vorgeschlagen. Durch die Uberlappung aller Bounding-Box-Abschiitzungen einer
Platzierung entsteht eine zweidimensionale Ubersicht, die die Nutzung der
Verdrahtungsressourcen iiber die gesamte Chipfliche modelliert (engl.: congestion map). Bei
den einzelnen Bounding-Box-Abschitzungen wird eine homogene Verteilung des
Verdrahtungsbedarfs angenommen. In [59] wurde diese Modellierungstechnik bei den FPGAs
erfolgreich angewendet, um vor der Verdrahtung zu erkennen, ob eine Uberbenutzung der
Verdrahtungsressourcen vorliegt. Aufgrund der dabei gewonnen Erkenntnisse konnte die
Verdrahtungsstrategie des Verdrahtungswerkzeugs gesteuert werden.
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Ein Zusammenhang zwischen der Nutzung von Logikressourcen und den benétigten Ein- und
Ausgingen wurde 1960 vom IBM-Mitarbeiter E. F. Rent entdeckt und ist seitdem als Rents-
Regel bekannt [60]:

Nio=KB’

wobei N;, die Anzahl der Ein- und Ausginge, B die Anzahl der (Logik-)Blocke, K die Zahl
der Anschliisse pro Block und p Rents-Parameter ist. Rent selbst nutzte den von ihm
erkannten Zusammenhang, um die Verdrahtbarkeit abzuschitzen. Rents-Parameter kann fiir
ein Design aus der Interkonnektivitdt der Blocke und der Gesamtnetzldnge bestimmt werden.
Bei einer Abschitzung von p kann aus der Interkonnektivitit der Blocke auf die
Gesamtnetzlidnge geschlossen und die Verdrahtbarkeit vorhergesagt werden [62]. Diese
Vorgehensweise hat sich im Bereich des ASIC-Entwurfs erfolgreich bewéhrt. In [63] wurde
dieser Ansatz auf eine einfache FPGA-Architektur angewendet, um die Verdrahtbarkeit der
Designs vorherzusagen. Fiir die Modellierung der Verdrahtbarkeit iiber die gesamte
Chipfliache zur Bestimmung lokaler Uberbenutzung der Verdrahtungsressourcen muss das
Design partitioniert werden, um dann die lokalen Rents-Parameter der einzelnen Partitionen
zu bestimmen [61]. Die Modellierung der Verdrahtbarkeit mit der Rents-Regel ist eine
Vorgehensweise, die nur indirekte Faktoren auswertet [66]. Es wird beméngelt, dass es bisher
keine Arbeiten gibt, die die Effektivitit der Verdrahtbarkeitsmodellierung mit Rents-Regel
auf FPGA-Architekturen mit heterogen segmentierten Verdrahtungsressourcen untersuchen
[64].

Die empirisch hergeleiteten Methoden zur Bestimmung der Verdrahtbarkeit, die auf der
Bounding-Box oder Rents-Regel beruhen, erfordern keine Kenntnisse liber die zugrunde
liegende Verdrahtungsarchitektur des Ziel-FPGA. Hingegen ist fGREP [65] ein neues
Verfahren zur Modellierung der Verdrahtbarkeit, welches die Verdrahtungsarchitektur des
Ziel-FPGA in Form eines Verdrahtungsgraphen beriicksichtigt. Bei einer Anderung der
Zielarchitektur, muss nur der Verdrahtungsgraph, nicht aber der Algorithmus selbst gedndert
werden. Weiterhin werden bei diesem Verfahren die grundlegenden Strategien der
Verdrahtungsalgorithmen berticksichtigt. Dadurch ist f{GREP in der Lage, die Nutzung der
Verdrahtungsressourcen liber den gesamten Chip mit hoher Genauigkeit vorherzusagen.

Wurde ein Modell zur voraussichtlichen Nutzung der Verdrahtungsressourcen erstellt, konnen
die Erkenntnisse aus diesem Modell auf zwei moglichen Wegen bei der Platzierung
berticksichtigt werden: entweder durch die Netzgewichtung oder durch die Verminderung der
Logikressourcen in den kritischen Bereichen [70]. Bei der Netzgewichtung werden die
Bounding-Boxen der Netzlingenabschitzungen entsprechend der Uberbenutzung gewichtet.
Wihrend der Platzierung wird dann die Netzlinge hoher gewichteter Netze stirker reduziert
und somit die Verdrahtbarkeit in den Regionen mit liberbenutzten Verdrahtungsressourcen
verbessert.

Eine Verminderung der Logikressourcen kann bei einer unverdnderlichen Clustering-Losung
nur durch ein gezieltes Einbauen leerer Logikblocke in die kritischen Bereiche erfolgen.
Bisher ist kein FPGA-Platzierverfahren bekannt, welches diese Strategie verfolgt. Damit die
Berticksichtigung des erzeugten Modells bei der Platzierung tatséchlich zu der gewiinschten
lokalen Entspannung der Verdrahtungsressourcennutzung fiihrt, ist nicht die absolute
Genauigkeit des Modells ausschlaggebend. Vielmehr ermdoglicht die relative Genauigkeit
eines Modells die genaue Positionsbestimmung der FPGA-Bereiche mit hoher Nutzung der
Verdrahtungsressourcen [66].
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2.3.7.3 SA-basierte Platzierverfahren

Das bekannteste auf Simulated Annealing basierende Platzierverfahren fiir FPGAs ist
Bestandteil von VPR [68]. Dieses Platzier- und Verdrahtungswerkzeug wurde entworfen, um
die Vor- und Nachteile verschiedener FPGA-Architekturen evaluieren zu konnen. Dazu
wurde das Abkiihlungsschema von VPR universell ausgelegt, um so mdglichst viele FPGA-
Architekturen gleich gut zu unterstiitzten. Die Starttemperatur wird auf den zwanzigfachen
Wert der Standard-Abweichung o der Platzierkosten festgelegt, wie sie bei groBer Zahl
zufdlliger Bewegungen gemessen wurden. Diese Vorgehensweise zur Temperaturbestimmung
wurde [51] entlehnt. Wie in [56] entspricht die Anzahl vorgeschlagener (Logikblock-)
Bewegungen pro Temperaturschritt 10'(NBlocks)1 33 , wobei Npjoers die Anzahl der Logikblocke
ist. Die Temperatur wird in Abhédngigkeit von der Akzeptanzrate der vorgeschlagenen
Bewegungen reduziert. Bei sehr hoher oder niedriger Akzeptanzrate wird die Temperatur
schnell abgesenkt, bei mittlerer Akzeptanzrate langsamer. Dem liegt die Beobachtung
zugrunde, dass die Akzeptanzrate fiir ein effizientes Abkiihlungsschema moglichst lange bei
0,44 liegen sollte [55]. Die Abkiihlung wird abgebrochen, wenn die Temperatur den Wert
0,005-C/Nye;s unterschritten hat, wobei C die Kosten der Platzierung und Ny, die Gesamtzahl
der Netze darstellt. Die Ermittlung der Platzierungskosten ist RISA [58] entlehnt; hier werden
zusitzlich die Verdrahtungskanalbreiten beriicksichtigt. Zur schnelleren Ermittlung der
Abmessungen von Bounding-Boxen wurde in VPR ein inkrementelles Verfahren
implementiert, das den dazu erforderlichen Aufwand erheblich reduziert [14]. Die Qualitit der
erzeugten Platzier- und Verdrahtungslosungen macht VPR zum Referenzverfahren der
akademischen Platzier- und Verdrahtungswerkzeuge.

Das Clustering der Logikzellen ist ein kritischer Entwurfsschritt, weil Clustering die
Verdrahtbarkeit einer Platzierung stark beeinflussen kann. Wihrend des Clusterings ist der
Losungsraum aller moglichen Logikblockzusammensetzungen grof3, jedoch ist weder eine
Abschdtzung noch eine Information iiber die spéteren Positionen der Logikzellen auf dem
FPGA verfligbar. Bei der Platzierung hingegen sind die Logikzellenpositionen bekannt, aber
die Zusammensetzung der Logikblocke ist fest vorgegeben, was den Losungsraum mdoglicher
Platzierungen unnatiirlich einschrinkt. Beim Clustering gemachte Fehler koénnen beim
Platzieren nicht mehr behoben werden. Diese Erkenntnis fiihrte zur Entwicklung von SCPlace
[71]. Bei diesem Werkzeug werden das Clustering und die Platzierung der Logikzellen
gleichzeitig in einem gemeinsamen Entwurfsschritt durchgefiihrt. Das Abkiihlungsschema,
die Kostenfunktionen zur Minimierung der Leitungsldngen und der Verzogerungszeiten
entsprechen denen von VPR [68]. SCPlace kann sowohl die Logikblocke als Ganzes bewegen
als auch einzelne Logikzellen zwischen den Logikblocken vertauschen. Dadurch kann die
Zusammensetzung der Logikblocke wihrend des Platziervorgangs geédndert werden.
Logikzellenvertauschungen werden etwa zehn Mal hiaufiger als Logikblockbewegungen
durchgefiihrt. Im Vergleich zu VPR erreicht SCPlace im Durchschnitt eine Reduzierung der
Verdrahtungslinge um 22% und der maximalen Verzdgerungszeiten um 25%. Kiirzlich
wurde von den gleichen Autoren mit SPCD der Nachfolger von SCPlace vorgestellt [72].
Dieses Verfahren erreicht durch die Logikduplizierung wihrend der Platzierung eine weitere
Reduzierung der maximalen Verzogerungszeiten. Das Wichtigste an SPCD ist jedoch, dass
der Entwurfsfluss auch die Stratix-Familie von Altera unterstiitzt. Damit ist SPCD nach der
Autorenaussage das erste nicht-kommerzielle Werkzeug, welches, mit Ausnahme der
Verdrahtung, einen kompletten Entwurfsfluss fiir eine kommerzielle FPGA-Familie bietet.
Die mit SPCD erzeugten Schaltungsimplementierungen wurden in der gleichen Arbeit mit
deren von kommerziellen Altera-Quartus-Software filir die Stratix-Architektur verglichen —
die mit SPCD erzielten Verzogerungszeiten waren geringfiigig besser (etwa um 4%).
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2.3.7.4 Flachenplanung

Die Flichenplanung kann allgemein als Platzierung heterogener und verschieden grofBer
Funktionsblocke mit Formalternativen betrachtet werden. Sie ist beim FPGA-Entwurf ein
optionaler Entwurfsschritt, der ggf. erst bei komplexeren Designs erforderlich wird. So
konnen die Platzier- und Verdrahtungswerkzeuge bei komplexen Designs Probleme
verursachen, die beim ASIC-Entwurf bereits vor Jahren bekannt waren: lange
Werkzeuglaufzeiten, nicht reproduzierbare und unvorhersagbare Ergebnisse. Dadurch wird
der Anwendungsbereich der FPGAs gegeniiber den ASIC-basierten Entwiirfen eingeschriankt.
Eine direkte Ubernahme der Methoden und Losungsansitze der Flichenplanung zur
Beherrschung der steigenden Komplexititen aus dem ASIC-Entwurfsstil hat bisher nicht zu
den gewiinschten Ergebnissen gefiihrt. Die Ursachen dafiir sind in den unterschiedlichen
Problemstellungen der FPGA- und der ASIC-Flichenplanung zu suchen [73].

Beim ASIC-Entwurf miissen Funktionsblocke mit einer oder mehreren Formalternativen so
positioniert werden, dass die Fliache des sie umschlieBenden Rechtecks und die
Gesamtleitungslinge minimiert werden. Die Positionierung der zu platzierenden Bldcke
innerhalb der Chipfldche kann beliebig erfolgen, wenn die liberlappungsfreie Anordnung der
Blocke und deren Verdrahtbarkeit sichergestellt sind. Fiir die zu platzierenden Blocke liegen
in der Regel mehrere Formalternativen vor. Bei der FPGA-Flachenplanung dagegen miissen
Blocke mit beliebigen Formalternativen innerhalb einer FPGA-Fliche mit vorgegebener
Kontur so positioniert werden, dass die Verdrahtbarkeit gewdhrleistet wird. Die
Nichtiiberlappung der Blocke (wie bei der ASIC-Flachenplanung) ist keine notwendige
Bedingung, solange sichergestellt ist, dass jedem Block ausreichend FPGA-Ressourcen
zugewiesen wurden. Es ist sogar erwlinscht, dass sich die Blocke iiberlappen und die Zellen
teilen [73]. Die Logikressourcen in Form der RAM-, DSP- und Logikblocke sind bei
aktuellen FPGAs in Spalten angeordnet (vgl. Abbildung 3-2). Deshalb sind die moglichen
Positionen der Funktionsblocke innerhalb der FPGA-Flidche diskret und werden von den
innerhalb der Blocke verwendeten Ressourcen bestimmt. Bei der ASIC-Flichenplanung wird
ein Seitenverhdltnis der Blocke von Eins angestrebt. Dadurch sollen die
Gesamtverdrahtungsldnge innerhalb eines Blocks und die Verzégerungszeit minimiert werden
[74]. Fir den FPGA-Entwurf ist es eine iiberbestimmte (engl.: overconstrained)
Randbedingung, da hier die Art der verwendeten Verdrahtungsressourcen fiir die
Verzogerungszeiten ausschlaggebend ist. Die Aussage, ob eine bestimmte Form des Blocks
sich negativ auf die maximale Verzogerungszeit auswirkt, kann erst nach Platzierung und
Verdrahtung der Logik eines Blocks getroffen werden.

Bisherige FPGA-Flichenplanungsverfahren koénnen nicht auf real existierende FPGA-
Architekturen angewendet werden, da bei ihnen sehr starke Vereinfachungen beziiglich der
FPGA-Zielarchitekturen vorgenommen wurden [76]. Die FPGA-Hersteller selbst bieten nur
Tools, die eine manuelle Flichenplanung erméglichen, wie PlanAhead von Xilinx [103]. In
[76] wird ein konstruktives Flachenplanungs-Verfahren fiir die Xilinx-Spartan-3-FPGAs
vorgestellt, welches die Funktionsblocke mit geringer Flexibilitidt zuerst auf dem FPGA
platziert. Die Flexibilitdt der Blocke wird aus dem Ressourcenbedarf und aus der noch freien
FPGA-Fliche bestimmt. Je groBer ein Block und je kleiner die noch zur Verfiigung stehende
Flache ist, desto geringer ist die Flexibilitit. Weiterhin flieBt in die Berechnung der
Flexibilitdt die Interkonnektivitdt der bereits platzierten und des betrachteten Blocks ein. Je
hoher diese ist, desto geringer ist auch hier die Flexibilitat.

46



2.3 Entwurf digitaler Schaltungen mit SRAM-basierten FPGAs

2.3.8 Verdrahtung

Bei der Platzierung wird allen LUTs und Flipflops eine exakte Position auf dem FPGA-Chip
zugewiesen. Bei der Verdrahtung werden dann die Verdrahtungsressourcen bestimmt, die zur
Realisierung aller gewiinschten Verbindungen zwischen den platzierten LUTs und Flipflops
einer Netzliste zu verwenden sind. Dazu wird ein Verdrahtungsalgorithmus auf einem
gerichteten Verdrahtungsgraphen des Ziel-FPGA ausgefithrt. Der Verdrahtungsgraph
repriasentiert alle in einem FPGA verfligbaren Verdrahtungsressourcen mit deren
Interkonnektivitdt untereinander. Die Knoten eines Verdrahtungsgraphen stellen die
Verdrahtungssegmente und die Anschliisse der Logikressourcen dar. Die Kanten
repriasentieren die moglichen programmierbaren Verbindungen. Die Aufgabe des
Verdrahtungswerkzeugs ist es, fiir jede herzustellende Verbindung noch unbelegte Pfade im
Verdrahtungsgraphen zu finden und die zugehorigen Knoten und Kanten zu reservieren.
Keine Knoten und keine Kanten des Verdrahtungsgraphen diirfen von mehr als einem Netz
gemeinsam in Anspruch genommen werden.

Die bekannten FPGA-Verdrahtungsverfahren kdnnen in zwei Kategorien eingeteilt werden:
einstufige Verfahren mit detaillierter Verdrahtung und zweistufige Verfahren mit
sequentieller globaler und detaillierter Verdrahtung [78]. Verdrahtungsgraphen moderner
FPGAs konnen GroBlen von mehreren Millionen Kanten und Knoten aufweisen. So besteht
der Verdrahtungsgraph fiir den grofften Virtex-II-FPGA von Xilinx aus etwa 60 Millionen
Kanten und 6 Millionen Knoten [78]. Um diese Komplexitdt besser handhaben zu kénnen,
fiihren die zweistufigen Verdrahtungsverfahren zunichst eine globale Verdrahtungsplanung
auf einem weniger komplexen Verdrahtungsgraphen durch, der nur einzelne Verdrahtungs-
kanile und Logikblocke reprdsentiert. Im nachfolgenden Schritt der detaillierten Verdrahtung
wird dann versucht, die geplanten Verdrahtungen im detaillierten Verdrahtungsgraphen zu
konkretisieren. Diese Vorgehensweise ist nicht bei jeder FPGA-Architektur anwendbar, da
der Verdrahtungsgraph zur globalen Verdrahtung beispielsweise von Implementierungsdetails
der Switch-Boxen und Segmentldngen abstrahiert [79]. Durch die Vorstufe der globalen
Verdrahtung entsteht zwangsldufig die zusitzliche Aufgabe, einen geeigneten globalen
Verdrahtungsgraphen fiir eine gegebene FPGA-Zielarchitektur zu formulieren.

Ein nur auf dem detaillierten Verdrahtungsgraphen operierendes und somit fiir jede FPGA-
Architektur geeignetes Verdrahtungsverfahren ist PathFinder [80]. Sein Erfolgskonzept
beruht auf einer neuartigen Kostenfunktion und der erlaubten Mehrfachnutzung der
Verdrahtungsressourcen. Die Mehrfachnutzung wird bei jeder Iteration immer stirker
reduziert, bis schlieBlich eine exklusive Nutzung der Ressourcen vorliegt. Zuerst werden alle
gewlinschten Verbindungen unter Verwendung des Verdrahtungsgraphen auf den kiirzesten
Pfaden verdrahtet. Das fiihrt zwangsldufig zu mehrfach belegten Ressourcen. Bei den
nachfolgenden Iterationen wird dann immer wieder gepriift, welche Ressourcen mehrfach
belegt wurden. Die Verdrahtung von weniger zeitkritischen Netzen durch die mehrfach
benutzten Ressourcen wird aufgebrochen, um anschlieBend bei geringeren Verdrahtungs-
kosten neu zu verdrahten. Die Kostenfunktion beriicksichtigt die Zeitkritizitit der Netze, die
Verzdgerungszeiten der einzelnen Verdrahtungsressourcenarten, die Uberbenutzung und die
Uberbenutzungsvorgeschichte der Verdrahtungsressourcen. Entsprechend der Kostenfunktion
werden die aufgebrochenen, zeitunkritischen Netze iiber langsame Verdrahtungsressourcen,
die in der Vergangenheit seltener liberbenutzt wurden, neu verdrahtet. Die Verdrahtung der
zeitkritischen Netze auf den kiirzesten Pfaden bleibt bestehen. Die Verdrahtungsiterationen
werden solange wiederholt, bis jede Verdrahtungsressource von nur noch einem Netz
exklusiv benutzt wird.

Der Verdrahtungsalgorithmus des bereits erwdhnten Platzier- und Verdrahtungswerkzeugs
VPR [68] basiert auf PathFinder. Neben einer leicht modifizierten Kostenfunktion, die
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Verdrahtungen im rechten Winkel mit zusdtzlichen Kosten bestraft, wurden zwei Strategien
zur Reduzierung der Verdrahtungszeit implementiert. Zum einem wird der Suchraum fiir
einen Pfad auf die Bounding-Box-Grof3e zuziiglich dreier Verdrahtungskanile auf jeder Seite
der Bounding-Box eingeschrinkt. Zum anderen wurde eine Strategie zum Verdrahten der
Netze mit hohem Fanout vorgestellt, die diesbeziiglich die Rechenzeit um eine
GroBenordnung reduziert.

Die Optimierung der Verdrahtbarkeit und der Verzégerungszeiten kann beim Entwurfsschritt
der Verdrahtung auch durch Vertauschen der logischen Funktion von LUT-Eingédngen
erfolgen [81]. In ihrer Funktionalitit sind die LUT-Eingidnge dquivalent, unterscheiden sich
jedoch aufgrund der LUT-Inhalte in der logischen Funktion. Durch eine geeignete
Permutation der LUT-Inhalte kann die logische Funktion der LUT-Eingénge vertauscht
werden. Dadurch werden die Zielknoten in dem Verdrahtungsgraphen mitvertauscht, was
eventuell eine einfachere und/oder schnellere Verdrahtung ermdglicht. Da bei realen FPGA-
Architekturen die Signallaufzeiten von den einzelnen LUT-Eingédngen zum Ausgang der LUT
in der Regel unterschiedlich sind [97], stellt die Permutation der LUT-Inhalte eine sehr
wirksame Strategie zur Reduzierung der Signallaufzeiten dar. Die Wirksamkeit beruht auch
auf der Tatsache, dass die Platzierung nicht gedndert werden muss und dass wihrend der
Verdrahtung eine genaue Timing-Analyse durchgefiihrt werden kann.

2.3.9 Statische Timing-Analyse

Die Timing-Analyse wird zur Bestimmung der maximalen Taktfrequenz einer Schaltung und
des Schlupfes (engl.: slack) der einzelnen Pfade eingesetzt [75]. Grundlage fiir die Timing-
Analyse bilden die Positionen der LUTs und Flipflops und die zu deren Verdrahtung
verwendeten Verdrahtungsressourcen. Die Timing-Analyse erfolgt in der Regel ohne
Beriicksichtigung der Signalzustdnde und der Funktion der Logik, ist also statisch. In einem
ersten Schritt wird die Struktur der kombinatorischen Schaltungsteile in gerichtete, azyklische
Graphen umgesetzt. Dessen Knoten stellen die Logikressourcen, dessen Kanten die
Verbindungen zwischen diesen dar (Abbildung 2-25).

n 0,2ns 0,1ns
LUT 0,2ns 0,2ns D al—
In clk —>
0.3ns
0,1ns
0,3ns -
LUT 2084 oyt
Ib a 0.2ns j
clk —> O
(a) (b)

Abbildung 2-25: Schaltungsstruktur (a), Darstellung als Graph und Vorwdrtsrechnung (b).

In einem zweiten Schritt werden die Kanten des Graphen mit den Verzogerungszeiten der
zugehorigen Logik und mit den Verzégerungszeiten aller zu Verdrahtung bendtigten
Verdrahtungselemente versehen (Abbildung 2-25b). Bei der darauf angewendeten
Vorwirtsrechnung wird durch  Traversieren des Graphen die Summen aller
Verzogerungszeiten fiir alle mogliche Signalpfade von den Eingéngen zu den Ausgéngen
bestimmt und iiber die Knoten aufgetragen (Abbildung 2-25b). Die maximale Taktfrequenz
einer Schaltung ergibt sich dann aus dem Kehrwert der hochsten unter allen Pfaden
ermittelten Gesamtverzogerungszeit.
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Vor der Schlupfberechnung muss zunéchst eine Riickwirtsrechnung durchfiihrt werden. Dazu
werden die Ausgangsknoten mit der hochsten bei der Vorwirtsrechnung ermittelten
Verzogerungszeit versehen und der Graph von den Ausgingen zu den Eingidngen hin
traversiert (Abbildung 2-26a). Zur Schlupfberechnung werden dann die Differenzen aus der
Vorwirts- und Riickwiértsrechnung gebildet und iiber den Knoten des Timing-Graphen
aufgetragen (Abbildung 2-26b). Der Schlupf ist als die Zeit definiert, die zu einer Verbindung
hinzugefligt werden kann, ohne dass diese kritisch wird [75]. Knoten mit Schlupf Null liegen
auf den kritischen Pfaden. Zusitzliche Verzogerungen auf den kritischen Pfaden fiihren
zwangsldufig zur geringeren maximalen Taktfrequenz der Schaltung. Verbindungen auf
Pfaden mit hohem Schlupf konnen ihrerseits iiber langsamere Verdrahtungsressourcen bzw.
langere Entfernungen verdrahtet werden, ohne dass die Schaltung langsamer getaktet werden
muss.

(b)

Abbildung 2-26: Riickwdrtsrechnung (a) und Schlupfberechnung (b).

Uber den Schlupf wird die Zeitkritizitit criticality einer Verbindung definiert [14]:

icality =1 slack
criticality = maxslack
wobei slack der Schlupf der betrachteten Verbindung und maxslack der maximale Schlupf der
Schaltung ist. Zeitkritizitit ist ein Wert zwischen Eins und Null und definiert den Einfluss
einer Verbindung auf das Timing einer Schaltung. Wird die Timing-Analyse wihrend der
Platzierung durchgefiihrt, kann die Zeitkritizitit zur verzogerungszeitenoptimierenden
Platzierung (engl.: timing-driven placement) benutzt werden. Dabei werden entweder die
Pfade oder die Netze entsprechend ihres Zeitkritizitit mit Gewichtungsfaktoren versehen [70].

Die statische Timing-Analyse einer mit FPGA realisierten Schaltung erfolgt anhand der von
den FPGA-Herstellern fiir alle Ressourcen spezifizierten Verzogerungszeiten. Neben den
Werkzeugen zur Timing-Analyse werden von ihnen auch die Verzogerungszeiten in Form
von Timing-Bibliotheken zur Verfiigung gestellt. Die Bestimmung der Verzdgerungszeiten
wird von den FPGA-Herstellern aufwendig mit Schaltungssimulatoren wie SPICE [77]
anhand der topographischen Modelle einer FPGA-Architektur durchgefiihrt, die auch
Fertigungsprozessvariationen beriicksichtigen. Fiir diese Variationen ist primér der selten zu
vermeidende Maskenversatz bei den einzelnen Lithographieschritten verantwortlich, der sich
in nicht exakt gefertigten Halbleiterstrukturen und unter Umstinden in hdheren
Verzogerungszeiten bemerkbar macht. Nach der Fertigung werden die FPGAs einzeln auf das
Einhalten der Verzogerungszeiten getestet und in unterschiedliche (in der Regel 3 bis 4)
Geschwindigkeitsgrade (engl.: speed grade) eingeteilt. Anhand des vom Benutzer
eingestellten Geschwindigkeitsgrades verwendet die statische Timing-Analyse jeweils die
richtige Timing-Bibliothek. Diese Vorgehensweise bietet den Vorteil, dass die aufwendige
Timing-Simulation anhand der Spice-Modelle nur einmal vom FPGA-Hersteller durchgefiihrt
werden muss und der FPGA-Anwender die wesentlich einfachere statische Timing-Analyse
verwenden kann.

49



2 Theoretische Grundlagen und Stand der Technik

50



3 Softwarepaket PALLAs

3.1 Altera Quartus University Interface Program

Der kommerzielle FPGA-Hersteller Altera bietet mit der Altera-Quartus-I1I-Software (im
Folgenden einfach Quartus) eine integrierte Entwicklungsumgebung mit einem
durchgehenden Entwurfsfluss fiir seine FPGAs an. Das seit dem Jahr 2004 verfligbare Altera
Quartus University Interface Program (QUIP, [108]) beschreibt die Schnittstellen zwischen
den cinzelnen Entwurfsschritten der Quartus-Software und die Art und Weise, wie sich diese
Entwurfsschritte durch eigene Algorithmen ersetzen lassen. Die Intention fiir das Offenlegen
der Schnittstellen ist der Wunsch, dass Forscher die Wirksamkeit ihrer Algorithmen an real
existierenden FPGA-Architekturen unter Beweis stellen konnen und somit indirekt durch
daraus resultierenden Verdffentlichungen an der Verbesserung der kommerziellen Quartus-
Software mitarbeiten. Fiir einen an bestimmten Entwurfsschritten interessierten Forscher
eriibrigt sich mit QUIP also die Notwendigkeit, einen kompletten FPGA-Entwurfsfluss von
der RTL-Synthese bis zur Timing-Analyse implementieren zu miissen. Das wére fiir real
existierende FPGA-Architekturen auch gar nicht moglich, da der detaillierte Aufbau der
kommerziellen FPGAs von den jeweiligen Herstellern geheim gehalten wird. Die
Vergleichbarkeit der erreichten Ergebnisse wird durch eine mit QUIP mitgelieferte
Benchmark-Sammlung und durch nicht manipulierbare Entwurfsschritte der Timing- und
Ressourcenanalyse sichergestellt. Folgende Eingriffe in den Entwurfsfluss konnen bei der
Quartus-Software einzeln oder in Kombination durchgefiihrt werden [108]:

e FEin eigenes Synthese-Werkzeug kann eine Gatter-Netzliste in einem vorgegebenen
Format direkt dem Quartus-Entwurfsfluss zufiihren. Die nachfolgenden Schritte der
Logikminimierung und der Technologieabbildung tibernimmt die Quartus-Software.

e Die von Quartus erzeugte Technologieabbildung kann nachtriglich manipuliert
werden, indem die urspriingliche Netzliste exportiert, verdndert und wieder importiert
wird. Die Quartus-Software platziert und verdrahtet anschlieBend die Netzliste.

¢ Die Netzliste kann nach der Technologieabbildung von Quartus ausgegeben und mit
eigener Software platziert werden. Nach der Platzierung wird jedes Element der
Netzliste (LUTs, FFs, RAM-Blocke) in einer Quartus-Constraint-Datei (QSF) mit den
absoluten Platzierkoordinaten versehen. AnschlieBend werden diese Vorgaben von
Quartus eingelesen, das Design verdrahtet und einer Timing-Analyse unterzogen.

e Uber die Vorgaben in der QSF-Datei kann auch eine Flichenplanung durchgefiihrt
werden. Dazu werden den RTL-Funktionseinheiten Bereiche auf dem FPGA-Chip
zugewiesen, die bei der Platzierung mit der Quartus-Software von deren
Platzieralgorithmus eingehalten werden.

e Da die detaillierten Verdrahtungsarchitekturen von Altera geheim gehalten werden,
kann auBlerhalb von der Quartus-Software nur eine globale Verdrahtungsplanung
implementiert werden. Hierbei konnen dem Quartus-Verdrahtungswerkzeug fiir jedes
einzelne Netz die Art der zu verwendenden Verdrahtungssegmente und
Verdrahtungskandle {iber die QSF-Datei mitgeteilt werden. Die detaillierte
Verdrahtung wird anhand dieser Vorgaben erzeugt.

Bisher werden von dem Altera Quartus University Interface Program die Altera-Cyclone- und
Stratix-FPGAs der ersten und zweiten Generation unterstiitzt. Die Architekturen der einzelnen
FPGAs und die detaillierte Verzogerungszeiten fiir die unterschiedlichen FPGA-
Geschwindigkeitsgrade konnen aus den mitgelieferten XML-Dateien extrahiert werden.
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3.2 PALLAs-Entwurfsfluss

Um das im Rahmen dieser Arbeit entwickelte PALLAs-Werkzeug in den Quartus-
Entwurfsfluss einbetten zu konnen, wurden die im Altera Quartus University Interface
Program beschriebenen Schnittstellen benutzt. Die Quartus-Software wird dabei zunichst fiir
die Synthese der HDL-Schaltungsbeschreibungen in Form von VHDL- bzw. Verilog-Dateien
eingesetzt. Nach der Synthese, die die Technologieabbildung beinhaltet, liegt dann eine
Netzliste fiir die FPGA-Zielarchitektur vor (Abbildung 3-1).

VHDL/Verilog Altera Quartus II

Synthese

Netzliste I

—_— e
Delay-File
A

r
Packen d. Zellen { Standard; Less-Flexible-First } '[

S VN ———

Clustering { VPack; RPack; iRAC; ARH-Pack } |l

v
Platzierung { VPR; SCPlace; MPCPlace} |

=il
PaLLas

Verdrahtung

v

Timing-Analyse

Abbildung 3-1: In die Altera Quartus Il Software eingebetteter PALLAs Entwurfsfluss.
(Neu entwickelte Algorithmen sind fett hervorgehoben.)

PALLAs liest dann die aus LUTs, Flipflops und RAM-Grundzellen bestehende Netzliste
zusammen mit einer Architektur- und Verzogerungszeitendatei fiir die FPGA-Zielarchitektur
ein. Die mit PALLAs durchfiihrbaren Entwurfsschritte sind Packen der LUTs und Flipflops in
die Logikzellen, Clustering der Logikzellen bzw. der RAM-Grundzellen, und Platzieren der
Logikbocke bzw. der geclusterten RAM-Blocke. Fiir jeden PALLAs-Entwurfsschritt stehen
Algorithmen aus einem Pool an Alternativen zur Verfiigung. Welche Algorithmen in den
einzelnen Entwurfsschritten eingesetzt werden, entscheidet eine PALLAs-Projektdatei. Diese
kann bequem aus der graphischen PALLAs-Benutzeroberfliche (GUI) angepasst werden.
Wihrend eines jeden Entwurfsschritts werden detaillierte Statistiken in Protokolldateien
geschrieben, die spiter anhand der verwendeten Metriken fiir die Bewertung der Ergebnisse
herangezogen werden konnen. Nach der Platzierung liegen fiir alle LUTs, Flipflops und
RAM-Grundzellen der urspriinglichen Quartus-Netzliste absolute Koordinaten fiir das Ziel-
FPGA vor. Diese Koordinaten werden von PALLAs in die QSF-Datei geschrieben. Die QSF-
Datei wird von der Altera-Quartus-II-Software eingelesen, die Platzierkoordinaten
iibernommen und anschlieBend das Design verdrahtet. Das fertig verdrahtete Design kann
danach einer Timing- und der Ressourcenanalyse unterzogen werden.
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3.3 Implementierte Algorithmen

Wie bereits erwidhnt, konnen bei dem PALLAs-Werkzeug fiir jeden Entwurfsschritt
unterschiedliche Algorithmen ausgewidhlt werden. Folgende Alternativen stehen bei den
einzelnen Entwurfsschritten zur Verfiigung:

e Das Packen der LUTs und Flipflops in die Logikzellen kann entweder mit einer
einfachen Mustererkennung (bisherige Standardvorgehensweise, u. a. beschrieben in
[42]) oder nach dem Less-Flexible-First-Prinzip (LFF-Prinzip) erfolgen. Das Packen
der LUTs und Flipflops nach dem LFF-Prinzip ist eine neue Vorgehensweise, die im
Rahmen der PALLAs-Implementierung entwickelt wurde. Eine ausfiihrliche
Beschreibung der Strategien des neuen Pack-Verfahrens findet sich in Kapitel 4.

e Das Clustering der Logikzellen kann entweder mit VPack [43], RPack [44], iRAC
[38] oder ARH-Pack durchgefiihrt werden. ARH-Pack (Area, Routability and
Hierarchy driven Packer) ist ein neu entwickeltes ,,bottom-up*“-Clusteringverfahren,
welches die Verdrahtbarkeit und die Logikausnutzung der erzeugten Logikblocke
verbessert. Die Algorithmen des Verfahrens und die neuartige Kostenfunktion Fgi,,
die zur Auswahl der Logikzellen eingesetzt wird, werden in Kapitel 5 beschrieben.

e Das Platzieren der Logikzellen bzw. Logikblocke und eventuell vorhandener RAM-
Blocke kann mit den Platzierverfahren SCPlace [71], VPR [68] oder MPCPlace
(Multipass Clustering and Placement) erfolgen. MPCPlace wurde ebenfalls im
Rahmen der Implementierung des PALLAs-Werkzeugs entwickelt und wird
ausfiihrlich in Kapitel 6 beschrieben.

3.4 Optimierungsziele und verwendete Metriken

Die neu entwickelten Algorithmen und die in PALLAs dariiber hinaus implementierten
Referenzverfahren haben das Ziel, die Verdrahtbarkeit iber die einzelnen Entwurfsschritte
hinweg zu optimieren. Um die Effektivitit der neu entwickelten Algorithmen und der
Referenzverfahren miteinander vergleichen zu kénnen, werden bereits bekannte Metriken
[14][46][84] auf die Ergebnisse der einzelnen Entwurfsschritte angewendet und ausgewertet.
Je nach Entwurfsschritt mussten sowohl die verfolgten Teiloptimierungsziele zur Steigerung
der Verdrahtbarkeit als auch die Metriken zur deren Auswertung angepasst werden. Mit den
einzelnen Entwurfsschritten steigt der Detailgrad einer Design-Implementierung und
ermoglicht so eine Optimierung und Auswertung zusétzlicher Faktoren mit zunehmender
Korrelation zur Verdrahtbarkeit. Je nach Entwurfsschritt werden von den neu entwickelten
Algorithmen folgende Optimierungsziele verfolgt:

e Beim Packen der LUTs und Flipflops in die Logikzellen ist die Gesamtzahl der
entstehenden Logikzellen zu minimieren. Dadurch soll die moglichst effektive
Nutzung der Logikblockressourcen in dem darauf folgenden Clustering-
Entwurfsschritt ermdglicht werden.

e Beim Clustering der Logikzellen kann eine mdglichst hohe Ausnutzung der
Logikblockressourcen die Nutzung der globalen Verdrahtungsressourcen verringern
und somit die Verdrahtbarkeit steigern [14][46]. Ein MaB fiir die effektive Nutzung
der Logikblockressourcen ist die Gesamtanzahl der global zu verdrahtenden Netze,
das Gesamtfanout dieser Netze und die Anzahl aller Logikbldcke einer Netzliste.

e Beim Platzieren sind die Gesamtanzahl der zu Verdrahtung erforderlichen globalen
Verdrahtungssegmente und ihre lokale Uberbenutzung zu minimieren. Da erst nach
der Verdrahtung die dazu erforderlichen globalen Verdrahtungsressourcen feststehen,
muss beim Platzierentwurfsschritt die Nutzung der Verdrahtungsressourcen auf
geeignete Weise modelliert und minimiert werden.
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Die Zusammenhdnge zwischen den verfolgten Optimierungszielen und der Verdrahtbarkeit
im Einzelnen werden im Detail bei den Beschreibungen der neu implementierten Algorithmen
aufgezeigt. Die mit den implementierten Algorithmen erreichten Ergebnisse werden
ausfiihrlich in Kapitel 7 verglichen und analysiert.

3.5 Beschreibung der unterstiitzten FPGA-Zielarchitekturen

Als Zielarchitekturen fiir die im Rahmen der vorliegenden Arbeit implementierten und
verglichenen Algorithmen wurden die FPGAs der Altera-Stratix- und Cyclone-Familien
ausgewdhlt. Beide Familien werden in einem 130nm-Fertigungsprozess hergestellt. Die
innerhalb der FPGAs angeordneten Logikblocke bilden ein regelméBiges Raster, in dem noch
weitere Funktionseinheiten in Spalten angeordnet sind (Abbildung 3-2); die Logikblock-
zwischenrdume symbolisieren die Verdrahtungskanile. Die RAM-Ressourcen sind iiber
insgesamt drei verschiedene Block-Arten verteilt: kleine M512-Blocke mit 576 Bit SRAM,
mittlere M4K-Blocke mit 4.608 Bit SRAM und grole MegaRAM-Blocke mit 576 KBit
SRAM. Die MegaRAM-Blocke, wie auch die DSP-Blocke sind nicht auf den FPGAs der
Cyclone-Familie enthalten. Die RAM-Blocke der Altera-Stratix- und Cyclone-Architekturen
sind wie Logikblocke hierarchisch aufgebaut, d. h. die M512-, M4K- und MegaRAM-Blocke
bestehen aus unterschiedlich vielen, aber identischen RAM-Grundzellen [119].

AN RN A

" T T ==== Ben
Logik- I I e—— -Cnutzer-
blocke Il T T 1/Os

RAM-BIlocke (11T ============ 1] T T RAM-BIlocke
(576 Bit) IR RN R R ANE AR AN (4 KBit)
PRER RN RN AR
T T
Takt- —eo NI MegaRAM-
Generatoren - HHH NN iy Iimimaaan ok (376 KBit)

=i
T lIIIIIIIIIIlIIIIIII
DSP- SRR RN ANERNAN
Blcke —_— T
e T L e L L
ARER NN T
TR

IIIIIIIIIl.III.IIIIIIIIIIIIIIIIIIII-III.IIIIIIIIII
Abbildung 3-2: Beispiel-Topologie eines Altera-Stratix-FPGASs.

3.5.1 Logikzellenarchitektur

Eine Logikzelle der Altera-Stratix- und Cyclone-FPGAs besteht aus einer LUT mit vier
Eingingen und einem D-Flipflop (Abbildung 3-3). Aus Effizienzgriinden kann der Flipflop-
Ausgang an den LUT-Eingang innerhalb der Logikzelle riickgekoppelt werden. Dazu wurde
dem Eingang a der LUT ein programmierbarer Multiplexer vorgeschaltet, der zwischen dem
Flipflop-Ausgang und einem Anschluss an den lokalen Eingangsbus entscheiden kann. So
kann wahlweise ein der LUT vor- oder nachgeschaltetes Flipflop implementiert werden [117].
Durch die unabhéngigen Flipflop- und LUT-Ausgédnge konnen pro Logikzelle zwei Signale
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erzeugt und fiir eine lokale Verdrahtung innerhalb des Logikblocks nach AuBlen geschaltet
werden.

set

! :[ »|ut_out
a- sload Q2
b——— LUT |4a sor )P @f—>resout
c——> Logik >
d———» 55 en
sload
scir
clk
ena

rst

Abbildung 3-3: Aufbau einer Logikzelle.

AuBler den Ein- und Ausgéngen der LUT und des Flipflops werden innerhalb der Logikzelle
Steuersignale (set, sload, sclr, clk, ena, rst) verwendet, mit denen sich der Flipflop-Zustand
steuern ldsst. So kann der Ausgang O des Flipflops unabhingig vom Taktsignal c/k mit den
Signalen set und rst asynchron gesetzt bzw. geldscht werden. Die Signale sload und sclr
ermoglichen ein zum Taktsignal synchrones Laden bzw. Ldschen des Flipflop-Ausgangs Q.
Eine effizientere Abbildung oft verwendeter VHDL-Konstrukte auf die Logikzellen-
ressourcen wird durch diese zusédtzlichen Steuersignale (vgl. Abbildung 2-7) ermdglicht. Sie
konnen mittels einer dedizierten Multiplexerstruktur sowohl aus den lokalen als auch aus
globalen Signalen erzeugt werden [116] (Abbildung 3-4). Diese Schaltungsstruktur ist nur ein
Mal pro Logikblock vorhanden. Das heil3t, alle Logikzellen eines Logikblocks teilen sich die
durch die Multiplexerstruktur erzeugten, logikblockweiten Signale. Dadurch ergeben sich
einige Einschrinkungen, weil im Einzelnen pro Logikblock nur folgende Signale und
Kombinationen erlaubt sind:

e zwei CLK/EN — Signalpaare,
e c¢in synchrones und ein asynchrones Ladesignale,

e ein synchrones und zwei asynchrone Riicksetzsignale.

8 glob.Verdrahtung

1?3?5%;@m

enai enaz2 sload rst2

- o

lok. Verdrahtung

it

o
=

Abbildung 3-4: Multiplexerstruktur zur der Erzeugung Flipflop-Steuersignale.
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3.5.2 Carry-Chains

Die Logikzellen der Altera-Stratix- und Cyclone-FPGAs konnen zur Implementierung
arithmetischer Schaltungen in den arithmetischen Modus versetzt werden [116]. Dieser
erlaubt unter anderem eine schnelle und effiziente Realisierung héufig vorkommender
Addiererschaltungen. Im arithmetischen Modus kann ein kompletter 1-Bit-Volladdierer nach
dem Carry-Select-Prinzip auf eine einzige Logikzelle abgebildet werden. Dazu wird die LUT
einer Logikzelle in vier LUTs mit jeweils zwei Eingidngen aufgeteilt (Abbildung 3-4a). Zwei
LUTs bilden die Summen der beiden Dateneingénge und die beiden anderen LUTs die
Ubertriige fiir jeweils beide mdglichen Ubertragswerte aus der bitniedrigeren Carry-Select-
Addiererstufe. Je nach dem, wie der Ubertrag nach der Berechnung in der bitniedrigeren
Stelle tatsdchlich ausfillt, wird mit den dedizierten Multiplexern zu dem korrekten Summen-
bzw. Ubertragsergebnis umgeschaltet. Da die Signallaufzeiten durch die Multiplexer unter
denen von LUTs liegen, ist ein derart realisierter Carry-Select-Addierer schneller als einer,
der nur aus LUTs aufgebaut ist.

Ci Ci
in0 Cin1 LB cp— (l) ]
dg ——
v byt LC |—sumyg
LB ci A T
a > :
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Abbildung 3-5: LUT-Konfiguration einer Logikzelle (LC) im arithmetischen Modus (a),
Zusammenschaltung der Logikzellen eines Logikblocks zu einer Carry-Chain (b).

Die Logikzellen eines Logikblocks kénnen die berechneten Ubertrige iiber dedizierte
Verdrahtungssegmente direkt an die benachbarten Logikzellen weiterreichen. Durch die
Logikblockstruktur ist die Zuordnung der Bitstellen zu den Logikzellen fest vorgegeben
(Abbildung 3-5b). Die oberste Logikzelle eines Logikblocks muss die Summe der niedrigsten
Bitstellen beider Summanden berechnen, die beiden moglichen Ubertriige werden zu der
tiefer angeordneten Logikzelle weitergeleitet. Die auf diese Weise angeordneten und auf die
Logikzellen abgebildeten 1-Bit-Volladdierer werden als Carry-Chains bezeichnet. Ein
Logikblock kann eine Carry-Chain mit der Ladnge von genau zehn oder weniger bzw. zwei
Carry-Chains mit der Linge von genau fiinf oder weniger 1-Bit-Volladdierern aufnehmen.
Der in einem Logikblock erzeugte Ubertrag kann nur an den direkt unterhalb angeordneten
Logikblock weitergereicht werden. Die maximale Lidnge einer Carry-Chain wird durch die
Anzahl der in einer Spalte verfiigbaren Logikblocke auf einem FPGA begrenzt.
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3.5.3 Logikblockarchitektur und lokale Verdrahtungsressourcen

Ein Logikblock der Altera-Stratix- und Cyclone-FPGAs beinhaltet 10 Logikzellen. Jede
Logikzelle verfiigt iiber zwei Ausginge (vgl. Abbildung 3-3). Alle in einem Logikblock
erzeugten Logikzellensignale konnen iiber einen 20 Leitungen umfassenden Ausgangsbus
nach AuBlen zur globalen Verdrahtung geschaltet werden. Die Hailfte der im Logikblock
erzeugten Signale kann iiber einen lokalen Riickkoppelbus an die Einginge der LUTs und
Flipflops zuriickgefiihrt werden (Abbildung 3-6). Dartiber hinaus kdnnen bis zu 26 (Cyclone)
bzw. 30 (Stratix) global verdrahtete Signale iiber einen 30 Leitungen umfassenden lokalen
Fingangsbus mit den LUT- und Flipflop-Eingdngen verbunden werden. Die von der
Multiplexerstruktur (vgl. Abbildung 3-4) erzeugten, logikblockweiten Flipflop-Steuersignale
sind an den 9 Segmente umfassenden Steuerbus angeschlossen — die Signale dieses
Steuerbusses konnen nur mit den Flipflop-Steuereingdangen und nicht mit den LUT-Eingéngen
verdrahtet werden. Die aufgezdhlten Verdrahtungsbusse bilden die lokalen Intra-
Logikblockverdrahtungsressourcen innerhalb eines Logikblocks.

von globalen zur globalen
Verdrahtung Verdrahtung
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Logikblock i Logikblock

B SN .

Abbildung 3-6: Struktur eines Logikblocks der Altera-Cyclone-Architektur.

Jeweils 10 intern generierte Signale konnen vom Ausgangsbus sowohl zu den direkt links als
auch zu den direkt rechts angrenzenden Logikblocken {iiber die lokalen Inter-
Logikblockverdrahtungsressourcen auf den lokalen FEingangsbus geschaltet werden
(Abbildung 3-6). Auf diese Weise konnen bis zu 40 Signale zwischen einem Logikblock und
seinen  direkten = Nachbarn  lokal verdrahtet werden, ohne dafiir globale
Verdrahtungsressourcen in Anspruch zu nehmen.

3.5.4 Globale Verdrahtungsressourcen

Die Verdrahtung auf der globalen Ebene erfolgt bei den Altera-FPGAs der Stratix- und
Cyclone-Familien mit Hilfe der unidirektionalen Verdrahtungssegmente und Switch-Boxen.
Der Aufbau und die Vorteile der unidirektionalen Verdrahtungsarchitektur wurden bereits in
den Abschnitten 2.2.3.4 und 2.2.4 angesprochen. Die Verdrahtung in den horizontalen
Verdrahtungskanélen der Altera-Cyclone-FPGAs erfolgt mit Hilfe horizontaler Segmente, R4,
die jeweils vier benachbarte Logikblocke zur linken und rechten Seite des Quelllogikblocks
iiberbriicken (Abbildung 3-7).
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c4 R4 20 20 R4
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Abbildung 3-7: Globale Verdrahtungsressourcen der Altera-Cyclone-Architektur.

Jeder Logikblock bildet den Anfang von insgesamt 40 R4-Segmenten, die zu gleichen Teilen
rechts als auch links von ihm liegen. Am Ende eines jeden Segmentbiindels liegen Switch-
Boxen, die das Weiterschalten der Signale in gleicher Richtung ermdglichen. In vertikaler
Richtung erfolgt die Verdrahtung der Signale mit Hilfe vertikaler C4-Segmente, deren
Ausdehnung auch jeweils vier Logikblocke umfasst. An den Kreuzungspunkten der R4- und
C4-Segmente liegen weitere Switch-Boxen, die das Verbinden der Segmente untereinander
ermdglichen. Die von den horizontalen R4- und vertikalen C4-Segmenten {iiberbriickten
Logikblocke konnen an diese angeschlossen werden.

Die Altera-Stratix-FPGAs besitzen zusdtzliche R8- und R24-Verdrahtungssegmente, die
horizontal 8 bzw. 24 Logikbldcke iiberbriicken kénnen. Vertikal kommen zur Uberbriickung
der Entfernungen von 8 bzw. 16 Logikblocken die C8- und C16-Segmente zum FEinsatz.
Diese zusitzlichen Verdrahtungsressourcen werden durch die groBere Anzahl der
Metallisierungslagen der Stratix-FPGAs im Vergleich zu den Cyclone-FPGAs ermdglicht.
Das Seitenverhéltnis der Logikblocke ist circa 1:2, was dazu fiihrt, dass bei den zuséitzlichen
Metalllagen die Anzahl der horizontalen Verdrahtungssegmente auf diesen Lagen etwa
doppelt so hoch ist wie die Anzahl der vertikalen Segmente [29].

Jedes Verdrahtungssegment wird bei den Altera-FPGAs iiber einen ausreichend starken
Treiber getrieben. Die Gesamtverzogerungszeiten unterschiedlich langer, globaler Segmente
sind aufgrund der Treiber- und Segmentdimensionierungen ndherungsweise identisch. Bei der
horizontalen Verdrahtung eines Signals tiber eine Entfernung von 4 der 8 Kacheln konnen zur
Verdrahtung bei den Stratix-FPGAs ein R4-Segment bzw. ein R8-Segment herangezogen
werden. Obwohl im zweiten Fall die Entfernung etwa doppelt so gro8 ist, ergibt sich nur eine
geringfiigig hohere Verzogerungszeit [90]. Andererseits sind die Verzdgerungszeiten bei der
Uberbriickung von 8 Kacheln mit zwei zusammengeschalteten R4-Segmenten etwa doppelt so
hoch wie unter Verwendung eines R8-Segments. Die Annahme, dass die Signal-
verzogerungszeit proportional zur iiberbriickenden Entfernung ist, gilt somit bei den aktuellen
FPGAs mit heterogenen globalen Verdrahtungsressourcen nur eingeschrankt [89]. Vielmehr
ist die Art der zur Verdrahtung benutzten Ressourcen ausschlaggebend. Erfolgt die
Verdrahtung unter Zuhilfenahme gleich langer globaler Segmente, so wie es bei den Cyclone-
FPGAs der Fall ist, kann weiterhin angenommen werden, dass die Signalverzogerungszeiten
proportional zur Entfernung sind.
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Aufgrund des von der klassischen FPGA-Architektur abweichenden Logikzellenaufbaus der
Altera-FPGAs hat sich die bisherige Standard-Vorgehensweise [42] zum Packen der LUTs
und Flipflops in die Logikzellen als ineffektiv herausgestellt. Deshalb wurde im Rahmen der
Entwicklung von PALLAs eine neue Packstrategie entworfen, die die Flexibilitdt der LUTs
und Flipflops einer Netzliste bzgl. ihrer Packmoglichkeiten beriicksichtigt. Bevor diese
Strategie  ausfiihrlich  erldutert wird, werden zundchst die hierbei genutzten
Architekturmerkmale der Altera-Logikzellen vorgestellt und die Problematik der bisherigen
Vorgehensweise an einem Beispiel aufgezeigt.

4.1 Mogliche Konfigurationen der Logikzellen

Die atomaren Schaltungselemente einer von der Altera-Quartus-II-Software erzeugten
Netzliste sind LUTs, Flipflops, RAM-Grundzellen und Ein- bzw. Ausgabepins. Vor dem
Clustering werden die LUTs und die Flipflops in die Logikzellen gepackt. Die Logikzellen
der Altera-Stratix- und Cyclone-Architekturen konnen maximal eine LUT und/oder ein
Flipflop aufnehmen (vgl. Abbildung 3-3). Ein Flipflop, das mit einer LUT in eine Logikzelle
gepackt werden soll, kann entweder einem LUT-Eingang vor- oder dem LUT-Ausgang
nachgeschaltet sein (Abbildung 4-1). Diese hohere Flexibilitit der Logikzelle wird durch zwei
zusitzliche Multiplexer ermdglicht.

____________ F————————_—
AI—A:D* : > lut_out itDi > |ut_out
a a—
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1
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| 1
—s—» reg_out -+—» reqg out
b—-> LUT :DiDQ B b—» LUT > bQ B

C—p —1> C—» _>
d —» d——»
(a) (b)

Abbildung 4-1: Konfiguration der Logikzellen-Multiplexer mit einem einer LUT
_ nachgeschalteten (a) bzw. vorgeschalteten (b) Flipflop. (Aus Griinden der besseren
Ubersichtlichkeit wurden die Flipflop-Steuersignale und die zugehorige Logik weggelassen).

Zur Realisierung eines nachgeschalteten Flipflops wird das Signal des Logikzelleneingangs a
iiber den Eingangsmultiplexer zur LUT geschaltet und das LUT-Ausgangssignal {iber den
zwischen der LUT und dem Flipflop vorhandene Multiplexer an das Flipflop gefiihrt
(Abbildung 4-1a). Zur Realisierung eines vorgeschalteten Flipflops wird das Ausgangssignal
des Flipflops zuriickgefiihrt und iiber den Eingangsmultiplexer in die LUT eingespeist. Das
am Logikzelleneingang a anliegende Signal wird iiber den zwischen der LUT und dem
Flipflop vorhandenen Multiplexer auf den Flipflop-Eingang geschaltet (Abbildung 4-1b). In
beiden Fillen erzeugt die Logikzelle zwei Ausgangssignale, was eine effizientere Nutzung der
Logikzellenressourcen als bei der klassischen Logikzellenarchitektur darstellt. Um eine
Unterscheidung zu den Logikzellen zu ermdoglichen, die entweder nur ein Flipflop oder nur
eine LUT enthalten, werden Logikzellen, die beide Komponenten aufweisen, im Folgenden
als voll belegte Logikzellen bezeichnet.

Das Packen der Flipflops und LUTs in die Logikzellen erfolgte bisher mit einer einfachen
Mustererkennung [42]. Dabei wurde iiberpriift, ob einer LUT ein Flipflop nachgeschaltet ist,
um anschliefend beide in eine Logikzelle zu packen. Dieses Verfahren erweist sich vor allem
bei registerintensiven Schaltungen als nicht optimal, da die Aneinanderreihungen von
Flipflops und LUTs nicht erkannt und somit nicht immer effizient in die Logikzellen gepackt
werden konnen. Das soll an einem Beispiel verdeutlicht werden.
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In den beiden folgenden Abbildungen 4-2a und Abbildungen 4-2b sind jeweils drei LUTs und
drei Flipflops auf dieselbe Weise miteinander durch Signale verbunden. Bei einer fldchen-
und verdrahtungsoptimalen Losung entstehen insgesamt drei Logikzellen mit zwei zu
verdrahtenden Inter-Logikzellenverbindungen (Abbildung 4-2a). Wird bei der herkdmmlichen
Vorgehensweise zuerst die mittlere LUT auf ein nachgeschaltetes Flipflop untersucht und
dann mit diesem in eine Logikzelle gepackt, entsteht eine Losung, bei der insgesamt vier
Logikzellen bendtigt werden und drei Inter-Logikzellenverbindungen zu verdrahten sind
(Abbildung 4-2b). Im Rahmen dieser Arbeit wurde nun ein Algorithmus entwickelt, der eine
effizientere Nutzung der Logikzellen als die herkdmmliche Vorgehensweise erlaubt und der
auf der Flexibilitdatsbewertung der LUTs und Flipflops basiert.

LUT

LUT |+ FF [—{LUT| | FF | LUt ] FF |[LuT]
(a) (b)

Abbildung 4-2: Flichenoptimale Zuordnung der LUTs und FF's zu den Logikzellen (a),
bzw. Zuordnung, die bei der herkommlichen Vorgehensweise entsteht (D).
(Aus Griinden der besseren Ubersichtlichkeit sind nur die relevanten Signale eingezeichnet).

4.2 Packen der Logikzellen nach dem Less-Flexible-First-Prinzip

Bei jeder Iteration des neuen Packverfahrens nach dem Less-Flexible-First-Prinzip (LFF-
Prinzip) wird in einem ersten Schritt die Flexibilitit f aller noch nicht gepackter LUTs und
Flipflops beziiglich ihrer Packmoglichkeiten bestimmt. Die Flexibilitdt f gibt fiir jede LUT
und jedes Flipflop einer Netzliste die Anzahl moglicher Partner fiir das Packen in eine
Logikzelle an (Abbildung 4-3). Ist die Flexibilitit /= 0, so muss das Flipflop oder die LUT
einzeln in eine Logikzelle gepackt werden, weil ein passender Partner fehlt. Im zweiten
Schritt einer jeden Iteration werden alle LUTs und Flipflops mit der Flexibilitdt f= 1 mit dem
einen passenden Partner in die Logikzellen gepackt. In unserem Beispiel ergibt diese
Vorgehensweise die bereits bekannte flichen- und verdrahtungsoptimale Losung aus
Abbildung 4-2a. Die Pack-Iterationen werden wiederholt, solange in der Netzliste freie
Flipflops und LUTs mit der Flexibilitit groBBer Null enthalten sind.

f=1  f=2

LUT —» FF
= 1,#3 =g =
FF | LUT —» FF » LUT

Abbildung 4-3: Bestimmung der Flexibilitdt f.

Haben alle ungepackten Flipflops und LUTs eine Flexibilitdt £ > 1, d. h. mehr als einen
passenden Partner, dann wird nur eine LUT oder ein Flipflop mit der geringsten Flexibilitét
zusammen mit einem der passenden Partner in eine Logikzelle gepackt und eine neue
Iteration gestartet. In der Regel entstehen dabei geniigend LUTs bzw. Flipflops mit der
Flexibilitdt /= 1, so dass das Verfahren schnell konvergiert.
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5 ,.Bottom-up“-Clusteringverfahren ARH-Pack

Das im Rahmen dieser Arbeit entwickelte neue ,,bottom-up*“-Clusteringverfahren ARH-Pack
(Area, Routability and Hierarchy driven Packer) entspricht in seiner Grundstruktur den bereits
bekannten Greedy-Clusterungverfahren (vgl. Abbildung 2-21). Das heif3t, zunichst wird fiir
einen noch leeren Cluster eine Startlogikzelle bestimmt, deren Auswahl mal3geblich {iber das
weitere Befiillen des Clusters entscheidet. AnschlieBend werden anhand einer Kostenfunktion
immer wieder Logikzellen ausgesucht, die sequentiell dem Cluster hinzugefiigt werden. Vor
dem Hinzufiigen einer Logikzelle zu einem Cluster muss {iberpriift werden, ob die
Logikblockarchitektur des Ziel-FPGA iiber geniigend Ressourcen verfiigt, um die Logikzellen
des damit entstehenden Clusters aufzunehmen und ihre Verdrahtung sicherzustellen. Ist das
nicht der Fall, darf die ausgesuchte Logikzelle dem Cluster nicht hinzugefiigt werden und die
Suche wird fortgesetzt. — Die wesentlichen Optimierungsziele, die von dem neuen ,,bottom-
up“-Clusteringverfahren ARH-Pack verfolgt werden, sind Verbesserung der Logiknutzung
und Steigerung der Verdrahtbarkeit.

5.1 Clustering-Strategie

Beide von ARH-Pack verfolgten Optimierungsziele weisen gegenseitige Abhéngigkeiten auf.
So kann ein Logikblock nur dann vollstindig mit Logikzellen befiillt werden, wenn noch
geniigend freie Verdrahtungsressourcen wie Logikblockanschliisse und lokale Verdrahtungs-
segmente zur Verfligung stehen. Der Bedarf an beiden kann andererseits reduziert oder
zumindest konstant gehalten werden, wenn einem Logikblock Logikzellen zugeordnet
werden, die an moglichst viele gemeinsam genutzte Netze angeschlossen sind. Das soll an
einem Beispiel erldutert werden (Abbildung 5-1). Die fiir das Packen in den Cluster C in
Betracht gezogene Logikzelle #4 ist mit dem Cluster C an drei gemeinsame Netze
angeschlossen (NI, N2 und N4). Das Netz N3 ist bisher nicht an den Cluster C angeschlossen.
Durch das Packen der Logikzelle #4 in den Cluster C kann das gesamte Netz N4 komplett
innerhalb eines Logikblocks verdrahtet werden, wodurch der Anschluss 44 frei wird, und fiir
den Anschluss des Netzes N3 an den Cluster C benutzt werden kann. Da die Netze N/ und N2
bereits an den Cluster C angeschlossen sind, sind hierfiir keine zusitzlichen Anschliisse eines
Logikblocks erforderlich. Dadurch sinkt der Fanout dieser Netze auf der globalen
Verdrahtungsebene, was die Verdrahtung des Netzes vereinfacht und somit die
Verdrahtbarkeit erhoht.
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3 —— Logikzelle /
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Abbildung 5-1: Das Zuordnen der Logikzelle #4 zum Cluster C erfordert keine zusdtzlichen
Logikblockanschliisse. Das Netz N4 kann komplett innerhalb eines Logikblocks verdrahtet
werden; das Netz N3 wird iiber den freigewordenen Anschluss A4 angeschlossen.
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Wird die Nutzung der Logikblockanschliisse auf die beschriebene Weise verringert, konnen
die Cluster bei Designs mit hoher Konnektivitét der Logikzellen bis an ihre Kapazititsgrenzen
gepackt werden. Bei solchen Designs ist die Anzahl der verfiigbaren Logikblockanschliisse
einer der maflgeblich begrenzenden Faktoren, die eine maximale FPGA-
Logikressourcennutzung verhindern. Die an einen Logikblock angeschlossenen Signale
missen iiber die Segmente der globalen Verdrahtungsarchitektur an das Logikblock
herangefiihrt werden. Reduziert man die Anzahl der zur Verdrahtung erforderlichen
Logikblockanschliisse, werden im gleichen Malle weniger Verdrahtungssegmente der
globalen Verdrahtungsarchitektur benétigt. Die ungenutzten Verdrahtungssegmente eines an
die Logikblockanschliisse angrenzenden Verdrahtungskanals koénnen somit zu anderen
Zwecken eingesetzt werden. Auf diese Weise kann die Verdrahtbarkeit eines Designs weiter
gesteigert werden.

5.2 Auswabhl einer Logikzelle zum Packen in den Logikblock

Soll einem Cluster eine weitere Logikzelle hinzugefiigt werden, so muss die am besten
geeignete Logikzelle ausgewéhlt werden, um die Logikblockressourcen moglichst optimal zu
nutzen. Bei diesem Schritt des Verfahrens werden zunéchst alle ungeclusterten Logikzellen
der Netzliste N gemidl der Funktion Fg,, gewichtet. Die Logikzelle mit der hochsten
Gewichtung wird dann dem Cluster zugeordnet und aus der Netzliste entfernt.

Feain(C, B) = a-| nets(C) \ nets(N \ C) | + B+ nets(B) N nets(C) | + y+( X.|Hpa- He| + !

N - Menge aller Logikzellen und Cluster der Netzliste

B - Menge der Logikzellen des zu fiillenden Clusters (B & N)
C - ungeclusterte Logikzelle der Netzliste (C € N)

nets(M) - Netze der Menge M

Hg, - Hierarchieebene der n-ten Logikzelle des Clusters B

Hc - Hierarchieebene der Logikzelle C

a, B,y - Gewichtungsfaktoren (o0 >> 3 >> )

e Der erste Summand der Gewichtungsfunktion Fg,, bestimmt die Anzahl der Netze,
die beim Packen der Logikzelle C in den Cluster B absorbiert werden. In diesem Fall
befinden sich alle Signalsenken und die Signalquelle im gleichen Cluster, und es
werden nur logikblockinterne Verdrahtungsressourcen zur effizienten Verdrahtung
verwendet. Auflerdem wird dadurch ein Logikblockanschluss eingespart, da das Netz
nicht mehr nach Auflen hin zur globalen Verdrahtung gefiihrt werden muss. Da in den
meisten FPGA-Designs Netze mit einem geringem Fanout zu einen sehr hohen Anteil
vertreten sind (Abbildung 5-2) [04], weist der erste Summand der
Gewichtungsfunktion, der die Anzahl absorbierbarer Netze auswertet, auch die
hochste Gewichtung « unter den betrachteten Faktoren auf. Praktisch bedeutet das,
dass der Rest der Gewichtungsfunktion Fg., nur dann ausgewertet wird, wenn
mehrere Logikzellen gefunden werden, die eine gleiche Anzahl absorbierbarer Netze
aufweisen.
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Abbildung 5-2: Verteilung der Netze mit unterschiedlichem Fanout im
., leon2 “-Benchmarkdesign (11.504 LUTs und 6.211 Flipflops).

Der zweite Summand der Gewichtungsfunktion Fg,;, bestimmt die Anzahl der Netze,
an die die betrachtete Logikzelle C und der Cluster B gemeinsam angeschlossen sind.
Dieser Teil der Gewichtungsfunktion wird nur dann ausgewertet, wenn die
Auswertung des ersten Summanden fiir mehr als eine Logikzelle die gleiche, hochste
Gewichtung liefert. Die Logikzelle mit den meisten Verbindungen zum Cluster erhélt
durch den zweiten Summanden eine hohere Gewichtung. Somit wird sichergestellt,
dass eine zu packende Logikzelle moglichst viele bereits vorhandene Anschliisse und
lokale Verdrahtungsressourcen innerhalb des Logikblocks wiederverwendet. Dieser

Term der Funktion Fj,;, entspricht im Wesentlichen der Gewichtungsfunktion von
VPack [43].

Der dritte Summand der Gewichtungsfunktion Fg,;, bestimmt den Kehrwert der
hierarchischen Distanz der Logikzelle C zu allen bereits in dem Cluster B enthaltenen
Logikzellen. Alle Logikzellen einer Netzliste konnen anhand der von der Quartus-
Synthese generierten Bezeichnungen zu den einzelnen Komponenteninstanzen der
VHDL-Beschreibung und somit zu Hierarchieebenen zugeordnet werden. Zwischen
zwel Logikzellen einer libergeordneten und einer untergeordneten Komponenten-
instanz kann die hierarchische Distanz berechnet werden, welche die Anzahl der
Hierarchieebenen zwischen den Komponenten angibt. So werden durch den dritten
Summand Logikzellen bevorzugt, die aus der gleichen RTL-Instanz kommen, wie die
meisten, bereits in dem Logikblock B enthaltene Logikzellen. Diesem Teil der
Kostenfunktion liegt die Beobachtung zugrunde, dass ein Entwickler die HDL-
Beschreibung so formuliert, dass die Signalanzahl einer Komponentenschnittstelle
minimiert wird. Dadurch ist die Interkonnektivitit der in der Komponente enthaltener
Logik in der Regel sehr hoch, weshalb diese auch moglichst in den gleichen Cluster
gepackt werden sollte.

63



5 ,.Bottom-up*“-Clusteringverfahren ARH-Pack

5.3 Uberpriifung der Clusterzusammensetzung

Bevor eine Logikzelle einem Cluster hinzugefiigt werden kann, muss iiberpriift werden, ob
die Logikzellen des Clusters nach diesem Hinzufligen von einem Logikblock der FPGA-
Zielarchitektur aufgenommen und die notwendigen Verdrahtungen durchgefiihrt werden
konnen. Die Logikblocke der Altera-Cyclone- bzw. Stratix-Architekturen weisen eine
beschrinkte =~ Anzahl der lokalen Logik- und  Verdrahtungsressourcen — auf
(vgl. Abbildung 3-6). Das Uberbenutzen dieser Ressourcen fiihrt zu einem nicht platzierbaren
und nicht verdrahtbarem Design. Folgende lokale und globale Logikblockressourcen miissen
auf ihre Uberbenutzung hin untersucht werden:

e Logikzellen (max. 10),

e Logikblockeingédnge (max. 26 bei Cyclone- bzw. 30 bei Stratix-FPGAs),

e Riickkopplungen von den Logikzellenausgédngen zu den LUT-Eingédngen (max. 10),
e Segmente des Eingangsbusses (max. 30),

e Logikblockweite Flipflop-Steuersignale der dedizierten Multiplexerstruktur.

Die lokalen Inter-Logikblockverdrahtungssegmente konnen wihrend des Clustering-
Entwurfsschritts nicht beriicksichtigt werden, da erst nach der Platzierung eine genaue
Kenntnis dariiber vorliegt, welche Logikzellen sich in den direkt links oder direkt rechts
benachbarten Logikblocken befinden. Das stellt eine prinzipbedingte Einschrankung dar, da
man vom ungiinstigsten Szenario ausgehen muss, dass diese Verdrahtungsressourcen
iiberhaupt nicht genutzt werden kénnen.

Die in PALLAs verwendete Funktion zur Uberpriifung der Clusterzusammensetzung wird
von allen in PALLAs implementierten Clustering-Verfahren gleichermaflen eingesetzt.
Zusétzlich sammelt diese Funktion die Informationen dariiber, wie oft und aus welchen
Griinden das Hinzufiigen einer Logikzelle zu einem Cluster abgelehnt wurde. Mit Hilfe dieser
Informationen war es vor der Entwicklung von ARH-Pack mdglich, festzustellen, welche der
Logikblockressourcen beim Clustern mit den Referenzverfahren am héufigsten tiberbenutzt
worden waren und somit kritischer als die anderen sind. Eine Logikzelle einem Cluster
zuzuordnen scheitert bei grolen Benchmarkschaltungen etwa zwei bis fiinf Mal so haufig an
den liberbenutzten Flipflop-Steuersignalen wie an den iiberbenutzten Verdrahtungsressourcen.
Da die Flipflop-Steuersignale vor allem von voll belegten Logikzellen (LUT+FF) verwendet
werden, werden diese deshalb bei ARH-Pack als Startzellen bevorzugt. Diese Strategie soll
beim Clustering erméglichen, die aufgrund ihrer Flipflop-Steuersignale weniger flexiblen
Logikzellen zu einem mdglichst frithen Zeitpunkt den Clustern zuzuordnen.

5.4 Auswahl der Startzelle

Die Wahl der Startzelle hat einen entscheidenden Einfluss auf den weiteren Verlauf des
Befiillens eines Clusters mit Logikzellen. Wird als Startzelle eine Logikzelle mit benutzten
Flipflop-Steuersignalen genommen, so wird der Cluster mit hoher Wahrscheinlichkeit mit
Logikzellen gefiillt, die die gleichen oder keine Flipflop-Steuersignale aufweisen. Dieses
Verhalten ist auf die geringe mdgliche Anzahl von logikblockweiten Flipflop-Steuersignalen
zurlickzufiihren. Deshalb sind Logikzellen, die zahlreiche Flipflop-Steuersignale verwenden
(das sind vor allem voll belegte Logikzellen) in ihrer Flexibilitit, die Auswahl einer legalen
Logikzellenkombination betreffend, eingeschrinkt. Die Wahl einer voll belegten Logikzelle
als Startzelle stellt jedoch sicher, dass diese Logikzellen mit ihrer geringen Flexibilitét zu
einem moglichst frithen Zeitpunkt des Clustering-Vorgangs konsumiert werden.
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Um sicher zu stellen, dass beim Befiillen des Clusters geniigend geeignete Logikzellen zur
Verfligung stehen, wird bei ARH-Pack als Startzelle eine voll belegte Zelle ausgewdhlt, die
eine Konnektivitit zu moglichst vielen weiteren Logikzellen aufweist. Um den
Konnektivititsgrad zu bestimmen, werden nur die LUT-Eingénge, der LUT-Ausgang und der
Flipflop-Ausgang in die Suche einbezogen. Die Flipflop-Steuersignale werden nicht
einbezogen, da sie in der Regel ein hohes Fanout aufweisen, wodurch die Logikzellen mit
moglichst vielen gleichen Flipflop-Steuersignalen bevorzugt wiirden. Sind keine voll belegten
Zellen vorhanden, wird wie bei RPack [44] eine Zelle mit mdglichst vielen Anschliissen
ausgewahlt.

5.5 Behandlung der Carry-Chains und der RAM-Bl6cke

Die von Quartus-Software durchgefiihrte Synthese erzeugt aus den erkannten arithmetischen
Schaltungsstrukturen, z. B. Addierern, automatisch Carry-Chains. Hier miissen alle zu einer
Carry-Chain gehorenden Logikzellen in den gleichen Cluster bzw. Logikblock gepackt
werden. Ubersteigt die Linge einer Carry-Chain die Kapazitiit eines Logikblocks, miissen die
Logikzellen einer Carry-Chain der Reihenfolge nach auf mehrere Logikblocke verteilt
werden. Dies wird von ARH-Pack beachtet und deshalb wird die zunédchst ungeclusterte
LUT/FF-Netzliste nach vorhandenen Carry-Chains durchsucht. Die zu einer Carry-Chain
gehorenden Logikzellen werden je nach Carry-Chain-Liange einem oder mehreren
Logikblocken zugeordnet. Die Uberpriifung der Logikblockzusammensetzung ist beim
Packen einer Carry-Chain in einen Logikblock nicht erforderlich, da die Vorgaben der FPGA-
Zielarchitektur bereits vom Synthesewerkzeug eingehalten wurden. Kann ein Logikblock
nicht vollstdndig befiillt werden, weil die Linge des zu diesem Logikblock zugeordneten
Carry-Chain(-Abschnitts) kein Vielfaches von zehn ist, versucht ARH-Pack weitere
Logikzellen in diesen Logikblock nach der im Abschnitt 5.2 beschriebenen Vorgehensweise
zu packen. In diesem Fall findet die Uberpriifung der Logikblockzusammensetzung statt.

Neben den LUTs und Flipflops sind in der von Altera-Quartus generierten Netzliste RAM-
Grundzellen enthalten. Diese miissen aufgrund des hierarchischen Aufbaus der RAM-Blocke
auch geclustert werden. ARH-Pack ordnet die in einer Netzliste vorhandenen RAM-
Grundzellen M4K-Bldcken zu, wie sie sowohl in den Cyclone- als auch in den Stratix-FPGAs
vorhanden sind. Eine giiltige Zuordnung liegt dann vor, wenn die RAM-Grundzellen
innerhalb eins M4K-Blocks dieselben Adressleitungen und Datenleitungen des gleichen
Datenworts verwenden.
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6 Platzierverfahren MPCPlace
6.1 Uberblick

Das im Rahmen von PALLAs entwickelte neue Clustering- und Platzierverfahren MPCPlace
(Multipass Clustering and Placement) kombiniert die Ansétze und Vorteile bereits bekannter
Algorithmen. Die Platzierung der Logikblocke bzw. der Logikzellen mit MPCPlace erfolgt in
zwei sequentiellen Durchldufen mit Hilfe von Simulated Annealing (Abbildung 6-1).
Ausgangspunkt des ersten Durchlaufs ist die bereits mit einem in PALLAs implementierten
Clustering-Verfahren geclusterte Netzliste einer Schaltung. Die Initialplatzierung der
Logikblocke beim ersten Platzierdurchlauf erfolgt zufillig, die Platzierpositionen der Ein- und
Ausginge werden libernommen, sofern diese vom Anwender in einer QSF-Datei festgelegt
wurden. Danach wird die Temperatur der Initialplatzierung mit dem in [52] beschriebenen
Verfahren bestimmt. Die Temperaturbestimmung beim ersten Durchlauf soll verhindern, dass
das SA-Platzierverfahren mit einer viel zu hohen Temperatur gestartet und dadurch
Rechenzeit verschwendet wird. Die anschlieBende SA-Platzierung der Logikblocke erfolgt
unter Kostenminimierung der Bounding-Box-Kostenfunktion C;. Die Aufgabe des ersten
Platzierdurchlaufs ist es, moglichst effizient eine gute Initialplatzierung fiir den zweiten
Platzierdurchlauf zu erzeugen. Die Platzierung der Logikblocke beim ersten Durchlauf erfolgt
im Wesentlichen auf die bereits von VPR [68] bekannte Weise. Sie ist giiltig und somit auch
verdrahtbar.

1. Durchlauf 2. Durchlauf

Initialplatzierung

der Logikblécke Cluster aufheben

v

Temp.-Bestimmung

v

v

Temp.-Bestimmung

Platzierung der
Logikblocke mit SA

v

Platzierung der
Logikzellen mit SA

v

Clustering

Abbildung 6-1: Entwurfsfluss von MPCPlace.

Beim zweiten Platzierdurchlauf wird die Verdrahtbarkeit der bereits aus dem ersten Durchlauf
vorliegenden Platzierung weiter optimiert. Als erstes wird die Zuordnung der Logikzellen zu
Logikblocken unter Beibehaltung der beim ersten Durchlauf ermittelten Positionen auf dem
FPGA aufgehoben. Die zusitzliche Beweglichkeit der Logikzellen im zweiten MPCPlace-
Durchlauf bietet Potential fiir eine weitere Verbesserung der Platzierung. Nachdem die
Logikzellenzuordnung aufgehoben wurde, erfolgt eine erneute Temperaturbestimmung der
vorliegenden Platzierung, um die Zerstdorung der Initialplatzierung durch eine zu hohe
Temperaturwahl bei anschlieBender SA-Platzierung der Logikzellen zu verhindern. Aufgrund
der bereits guten Initialplatzierung ist die beim zweiten Durchlauf bestimmte Starttemperatur
niedriger als die Starttemperatur des ersten Durchlaufs. Die Bewegung der Logikzellen bei
der zweiten Platzierung erfolgt deshalb vorwiegend nur lokal. Sie wird unter der Minimierung
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der mit der neuen Bounding-Box-basierten Kostenfunktion Cj; ermittelten Kosten
durchgefiihrt. Nach der Platzierung erfolgt die endgiiltige Zuordnung der Logikzellen zu den
Logikblocken.

Die neue Bounding-Box-basierte Kostenfunktion Cj; beriicksichtigt die Nutzung der Intra-
Logikblockverdrahtungsressourcen zum ersten Mal auch bei dem Entwurfsschritt der
Platzierung. Bei den bisherigen Clustering- und Platzierverfahren fiir FPGAs war dies ein
Optimierungskriterium nur beim Clustern der Logikzellen zu Logikblécken. Die Nutzung der
lokalen Inter-Logikblockverdrahtungsressourcen kann beim Clustering nicht berticksichtigt
werden, da dazu die relative Position der Logikzellen zueinander bekannt sein muss, die
jedoch erst beim Platzieren ermittelt wird. Beim Platzieren der Logikblocke sind die
Logikzellen fest den Logikblocken zugeordnet, weshalb in diesen Entwurfsschritt eine
Optimierung der Nutzung der lokalen Inter-Logikblockverdrahtungsressourcen nicht erfolgen
kann. Beim zweiten Durchlauf des neuen Platzierverfahrens ist diese Einschrinkung
aufgehoben, so dass auch die Nutzungsoptimierung der lokalen Inter-
Logikblockverdrahtungsressourcen durchgefiihrt werden kann.

6.2 Bestimmung der Starttemperatur

Die Bestimmung der Starttemperatur ist eine der kritischen Aufgaben bei der Platzierung mit
Simulated Annealing. Startet die SA-Platzierung mit einer zufélligen Initialplatzierung, so wie
bei MPCPlace im ersten Durchlauf, kann die Starttemperatur beliebig hoch gesetzt werden.
Eine zu hoch gesetzte Starttemperatur bedeutet jedoch eine Verschwendung der Rechenzeit.
Hier ist in den ersten Iterationen keine Minimierung der Kosten zu erwarten, da ja fast alle
vorgeschlagenen Bewegungen akzeptiert werden. Bei einer Initialplatzierung von hoher
Qualitét, wie sie beim zweiten Durchlauf von MPCPlace vorliegt, wird bei zu hoch gesetzter
Starttemperatur die Initialplatzierung zerstort. In diesem Fall wird wiederum Rechenzeit
verschwendet, da erst nach mehreren SA-Iterationen eine Platzierung von gleicher Qualitit
wie die Initialplatzierung, erzeugt wird. Bei zu niedrig gesetzter Starttemperatur wird in
beiden Fillen nur eine suboptimale Platzierlosung erreicht, da in der Anfangsphase der
Platzierung die ,,uphill-climbing*-Strategie von Simulated Annealing sich nicht entfalten
kann. Die Bestimmung der Starttemperatur wird deshalb bei beiden MPCPlace-Durchléufen
nach der in [52] geschilderten Vorgehensweise durchgefiihrt, deren Grundlagen bereits im
Abschnitt 2.3.7.1 erldutert wurden.

Die Annahme, dass sich eine zufillige Initialplatzierung in einem thermodynamischen
Gleichgewicht befindet und somit auch die Voraussetzung fiir die Temperaturbestimmung mit
dem verwendeten Verfahren sind beim ersten MPCPlace-Durchlauf nicht erfiillt. Es hat sich
jedoch gezeigt, dass die Verwendung der mit dieser Vorgehensweise bestimmten
Starttemperatur bei einer zufélligen Platzierung sinnvoller ist als die SA-Platzierung mit einer
sehr hohen Temperatur zu starten. Beim zweiten Durchlauf von MPCPlace wird eine
Initialplatzierung verwendet, die aus dem ersten Durchlauf vorliegt. Da die SA-Prozesse in
beiden Durchlaufen das gleiche Abkiihlungsschema verwenden, liefert die
Temperaturbestimmung im zweiten Durchlauf eine sehr genaue Schitzung der
Starttemperatur.

6.3 SA-Abkuhlungsschema

Wie bereits im Abschnitt 2.3.7.1 beschriecben, hat die Wahl eines geeigneten
Abkiihlungsschemas einen maligeblichen Einfluss auf die Qualitit der erzeugten
Platzierungen und auf den daflir erforderlichen Aufwand. Zur Rekapitulation: Das
Abkiihlungsschema definiert die Anzahl der durchzufiihrenden Bewegungen, die
Temperaturabsenkung und das Abbruchkriterium der Platzierung. Beide SA-
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6.4 Generierung der auszuwertenden Bewegungen

Platzierdurchldufe von MPCPlace verwenden das gleiche Abkiihlungsschema, dessen
Parameter von dem Anwender iiber die PALLAs-Benutzeroberfliche variiert werden konnen.

Die drei Bestandteile des Abkiihlungsschemas wurden von dem bekannten SA-
Platzierverfahren VPR [14][68] iibernommen. Die Anzahl der auszuwertenden Logikblock-
bzw. Logikzellenbewegungen pro Temperaturschritt betrdgt InnerNum:(Ngoers) >, wobei
Naiocks die Anzahl der Logikblocke bzw. der Logikzellen beim ersten bzw. zweiten Durchlauf
ist. Mit dem Parameter [nnerNum kann der Benutzer FEinfluss auf die Anzahl der
auszuwertenden Bewegungen nehmen. Als Standard ist der Parameter /nnerNum auf zehn
beim ersten und fiinf beim zweiten Platzierdurchlauf voreingestellt. Durch diese Wahl des
InnerNum-Parameters und weil die Logikzellenanzahl beim zweiten Durchlauf zehn Mal
hoher ist als die Logikblockanzahl beim ersten Durchlauf, ist die Anzahl der beim zweiten
Platzierdurchlauf auszuwertender Bewegungen etwa zehn Mal so hoch wie beim ersten
Durchlauf.

Fiir jede SA-Iteration wird ein neuer Temperaturwert nach der Formel 7)., = y-T,; aus dem
alten Temperaturwert bestimmt. Der Parameter y hingt von der Akzeptanzrate a der
ausgewerteten Logikblock- bzw. Logikzellenbewegungen der zuletzt beendeten
Platzieriteration ab. Die genauen Werte von y in Abhingigkeit von der Akzeptanzrate o sind
in der Tabelle 6-1 zu finden und wurden experimentell bestimmt [14].

o Y
0,96 < a 0,5
0,8 <a<0,96 0,9
0,15<0<0,8 0,95
a<0,15 0,8

Tabelle 6-1: Abhdngigkeit des Parameters y von der Akzeptanzrate a.

Bei hoher Temperatur wird fast jede vorgeschlagene Bewegung akzeptiert, was zu einer
hohen Akzeptanzrate o fiihrt; Kostenreduzierung und somit Verbesserung der Platzierung sind
jedoch gering. Gegen Ende des Platziervorgangs ist die Qualitét der Platzierung hoch und die
Akzeptanzrate a gering; die Kostenreduzierung und somit die Verbesserung der Platzierung
sind wiederum gering. Diese Zusammenhédnge fithrten zu der Schlussfolgerung, dass die
Temperatur in diesen beiden Féllen rascher abgesenkt werden sollte als bei mittleren
Akzeptanzraten [14].

Die Abkiihlung wird abgebrochen, wenn die Temperatur den Wert &:C/Ny,,s unterschritten hat,
wobei C die Kosten der Platzierung und Ny, die Gesamtzahl der Netze darstellt. Der
Parameter ¢ kann vom Anwender angepasst werden, wobei sich die Werte zwischen 0,05 und
0,005 als sinnvoll erwiesen haben. Die geringeren Werte von ¢ erhdhen merklich die
Platzierlaufzeiten, die Qualitdt der Platzierung steigt dabei nur geringfiigig [14]. Bei
MPCPlace ist der Parameter ¢ auf 0,05 voreingestellt.

6.4 Generierung der auszuwertenden Bewegungen

Bei niedrigen Temperaturen werden bei einer SA-Platzierung fast ausschlieBlich nur lokale
Bewegungen der Logikblocke bzw. Logikzellen akzeptiert. Die Bewegungen der Logikblocke
bzw. Logikzellen iiber ldngere Entfernung sind zumeist mit positiven Kosten verbunden, die
bei fortgeschrittener SA-Platzierung immer seltener akzeptiert werden. Deshalb wurde in [55]
eine Bereichsbeschriankung R;;, (engl.: range limiting) fiir die vorzuschlagenden Bewegungen
eingefiihrt, die die Bewegungsgenerierung iiber einen festgelegten Abstand der Ziel- und
Quelllogikblocke  hinaus  verhindert. Dadurch  konnen  bereits  wéhrend  der
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Bewegungsgenerierung und somit vor der rechenintensiven Kostenauswertung
Logikblockbewegungen wirksam aussortiert werden, die mit hoher Wahrscheinlichkeit
positive Kosten verursachen wiirden. Dieser Ansatz zur Reduzierung des Platzieraufwands
wurde auch bei der Bewegungsgenerierung bei MPCPlace implementiert, beriicksichtigt
dariiber hinaus die Besonderheiten der unterstiitzten FPGA-Zielarchitekturen.

Anders als die Implementierung in [55] oder bei VPR [14] ist die Bereichsbeschrankung R,
bei MPCPlace nicht an den Bewegungsakzeptanzfaktor a gekoppelt. Sie wird bei MPCPlace
vor der ersten SA-Iteration zundchst auf den Wert der diagonalen Chip-Ausdehnung des Ziel-
FPGA gesetzt. AnschlieBend wird sie nach jeder SA-Iteration auf den anderthalbfachen
Abstand zweier, wihrend der letzten SA-Iteration iiber die ldngste Entfernung vertauschten
Logikblocke bzw. Logikzellen gesetzt.

Da eine zu platzierende Netzliste nicht nur Logikblocke bzw. Logikzellen, sondern eventuell
auch DSP- und RAM-Blocke enthélt, muss die Bewegungsgenerierung unterschiedliche
(dedizierte) zu platzierende Funktionseinheiten behandeln konnen. Die Verwendung einer
Bereichsbeschriankung bei der Bewegungsgenerierung fiir die DSP- und RAM-Blocke kann
jedoch zu schlechteren Platzierergebnissen fiihren. Die Ursache dafiir liegt in den grofen
Abstianden der senkrechten Spalten, in welchen die DSP- bzw. RAM-Blocke untereinander
angeordnet sind (vgl. Abbildung 3-2). Ist Ry, kleiner als der Abstand zweier benachbarten
DSP- bzw. RAM-Spalten, so kann kein Austausch der DSP- bzw. RAM-Blocke zwischen
diesen stattfinden. Aus diesem Grund wird die Wirkung der Bereichsbeschrinkung bei
MPCPlace nur auf die Logikblocke bzw. Logikzellen beschrénkt.

Eine weitere Besonderheit der kommerziellen FPGAs sind Carry-Chains, die bei den
bisherigen theoretischen FPGA-Architekturen und somit bei der Platzierung keine Beachtung
gefunden haben. Eine sich iiber mehrere, direkt untereinander angeordnete Logikblocken
erstreckende Carry-Chain muss bei den Altera-FPGAs als eine Einheit betrachtet werden und
kann nur als Ganzes verschoben werden. Wird zur Bewegung ein Logikblock oder eine
Logikzelle bestimmt, die Bestandteil einer Carry-Chain ist, so wird das von MPCPlace
erkannt und zunichst die Gesamtlinge der zu bewegenden Carry-Chain bestimmt. Danach
wird per Zufallsgenerator eine benachbarte Logikblockspalte als Ziel der Bewegung
vorgeschlagen und diese nach einem zusammenhédngenden Logikblockbereich in der Linge
der Carry-Chain durchsucht. Die Vertauschung des ausgesuchten Zielbereichs mit der Carry-
Chain darf dabei keine eventuell an den Bereichsgrenzen des Zielbereichs vorhandene Carry-
Chains auseinanderbrechen. Wenn ein solcher Zielbereich gefunden wurde, wird der Tausch
aller Logikblocke bzw. Logikzellen der Carry-Chain und des gesamten Zielbereichs
vorgeschlagen und dessen Kosten ausgewertet. Auch im Falle der Carry-Chains ist die
Bereichsbeschriankung R;;, nicht wirksam.

Die Kosten der vorgeschlagenen RAM- und Logikblock- bzw. Logikzellenvertauschungen
werden bei MPCPlace mit Hilfe der Kostenfunktion C; beim ersten Platzierdurchlauf bzw. mit
Hilfe der Kostenfunktion Cj; beim zweiten Platzierdurchlauf ermittelt. Entsprechend der im
Abschnitt 2.3.7.1 beschriebenen Vorgehensweise wird aufgrund der ermittelten Kosten eine
Entscheidung getroffen, ob eine vorgeschlagene Vertauschung durchgefiihrt wird.

Der Anwender hat die Mdglichkeit, iiber die Vorgaben in der QSF-Datei die Positionen der
Ein- und Ausginge festzulegen, die wihrend der Platzierung mit MPCPlace iibernommen und
beibehalten werden. Diese Festlegung hat keine Auswirkungen auf die Bewegungs-
generierung oder die Kostenfunktionen C; und Cj Da jedoch mit den beiden
Kostenfunktionen auch die Netze beriicksichtigt werden, die an die Ein- und Ausgénge
angeschlossen sind, fiihrt die Positionsfestlegung der Ein- und Ausgénge zur Verschiebung
der an diese Netze angeschlossenen Logikblocke bzw. Logikzellen ndher an die
entsprechenden Ein- und Ausgangspins.
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6.5 Kostenfunktion C, fur den ersten Platzierdurchlauf

Beim ersten Durchlauf der SA-Platzierung wird die Bounding-Box-Kostenfunktion C; zur
Bewertung der Logikblockplatzierung herangezogen. Durch die Minimierung der damit
ermittelten Kosten wird der Verdrahtungsressourcenbedarf der global zu verdrahtenden Netze
wirksam reduziert und somit die Verdrahtbarkeit eines Designs gesteigert. Die
Kostenfunktion C; summiert die Bounding-Box-Netzlingenabschitzungen aller global zu
verdrahtenden Netze auf:

Nnets

C] = Z (hBBox,i +lBBox,i)

i=1

Ness - Anzahl aller Netze einer Netzliste
hggoy,i - Hohe der Bounding-Box des i-ten Netzes
Iggox,i - Lénge der Bounding-Box des i-ten Netzes

Die Bounding-Box-Netzlingenabschitzung eines Netzes entspricht dem halben Umfang des
kleinsten Rechtecks, welches alle Anschliisse dieses Netzes einschlieBt (Abbildung 6-2). Sie
ist hinreichend genau fiir Netze mit zwei bis vier Anschliissen. Fiir Netze mit mehr
Anschliissen konnen Korrekturfaktoren verwendet werden [58]. Bei der betrachteten
Kostenfunktion werden jedoch keine Korrekturfaktoren fiir die Netze mit mehr als vier
Anschliissen verwendet, da festgestellt wurde, dass ihre Verwendung die Verdrahtbarkeit
nicht wesentlich beeinflusst. Das kann vor allem darauf zuriickgefiihrt werden, dass ein
Grofiteil der global zu verdrahtenden Netze bei den meisten FPGA-Designs Netze mit
geringem Fanout sind (vgl. Abbildung 5-2) und weil die Segmentlangen der Altera-FPGAs
grundsétzlich keine genaue Bounding-Box-Netzldngenabschédtzungen zulassen.

|
|

Abbildung 6-2: Netzldingenabschdtzung mittels einer Bounding-Box (BBox) am Beispiel
eines ASIC. Die BBox-Schdtzung liefert einen Netzlingenbedarf von
30 Ldngeneinheiten (LE); die tatsdchliche Netzldnge ist 29 LE.

6.6 Einschrankungen der Bounding-Box-Netzlangenabschatzung

Die Bounding-Box-basierte Netzldngenabschédtzung ist sehr einfach zu berechnen und unter
Berticksichtigung der Korrekturfaktoren hinreichend genau. Deshalb wird sie gerne als
Bestandteil der Kostenfunktionen sowohl bei den ASIC- als auch den FPGA-
Platzierverfahren eingesetzt [58][14]. Die Verwendung der BBox-Netzldngenabschétzung ist
jedoch bei den FPGAs mit heterogenen Verdrahtungsressourcen und Segmentldngen grof3er
Eins mit Einschrankungen verbunden. Das soll anhand von drei Beispielen erldutert werden,
wozu ein zu verdrahtendes Netz mit vier Anschliissen betrachtet wird, wobei die Anschliisse
bei allen drei Bespielen relativ zueinander die gleichen Positionen aufweisen (Abbildung 6-2
und Abbildung 6-3). Im ersten Beispiel wird die Netzlingenabschitzung bei einem ASIC
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durchgefiihrt (Abbildung 6-2). Hier hat das Verdrahtungswerkzeug einen hohen Freiheitsgrad
bei der Entscheidung, wie die Leitungen zu verlegen sind. Die tatsdchliche Netzlinge
(29 Léngeneinheiten, LE) und die Bounding-Box-basierte Schédtzung (30 LE) liegen eng
beieinander.

f—-—8-—-B-——-B——§ | el )
= 0 4 '_.;
| 1l | | | 1 1
i E | |, 1 I
== =% - = | | 3
] I 1 1 I 1 |
] 1 -

(a) (b)

Abbildung 6-3: BBox-Netzldingenabschdtzung am Beispiel eines klassischen FPGA (a)
und eines Altera FPGA (b). Die BBox-Schdtzung liefert in beiden Fillen einen
Netzldngenbedarf von 48 LE, die tatsdichliche Netzldinge ist 46 LE (a) bzw. 100 LE (b).

Im zweiten Beispiel (Abbildung 6-3a) wird die Netzldngenabschidtzung bei einer klassischen
FPGA-Architektur durchgefiihrt. Hier werden zur Verdrahtung Segmente mit der Lange eins
und Switch-Boxen an den Kreuzungspunkten der Verdrahtungskanile verwendet [14]. Die
tatsdchliche Netzldnge (46 LE) und die Bounding-Box-basierte Schitzung (48 LE) liegen
wiederum eng beieinander.

Im dritten Beispiel, bei den Altera-Cyclone-FPGAs, stehen zur Verdrahtung auf der globalen
Ebene nur C4/R4-Verdrahtungssegmente mit der Lange Vier zur Verfiigung. Wird die BBox-
Netzldngenabschétzung auf diese Architektur angewendet, so liefert die BBox-Schétzung den
gleichen Netzlangenbedarf wie bei der klassischen FPGA-Architektur (Abbildung 6-3b). Die
Gesamtlinge der zur Verdrahtung eingesetzter Segmente und somit die tatsdchliche Netzlinge
ist mit 100 LE aber etwa doppelt so hoch. Die Ursache fiir den Fehler bei der Schiatzung liegt
in den Verdrahtungssegmentabschnitten, die deutlich iiber die Grenzen der Bounding-Box
hinausragen und somit nicht beriicksichtigt werden (Abbildung 6-3b). Prinzipiell lieBen sich
weitere Logikblocke an die aus der Bounding-Box herausragenden Segmentabschnitte
anschlieBen, ohne dass sich der tatsidchliche Verdrahtungsressourcenbedarf erh6hen wiirde.

Befinden sich die Signalquelle und alle Signalsenken eines Netzes in zwei horizontal direkt
benachbarten Logikblocken, so kann die Verdrahtung des Netzes allein unter der
Zuhilfenahme der lokalen Inter- und Intra-Logikblockressourcen erfolgen. Der tatsdchliche
Netzldngenbedarf auf der globalen Verdrahtungsebene ist in diesem Fall gleich Null. Eine
BBox-Netzlangenabschitzung liefert in diesem Fall einen Netzldngenbedarf, der dem halben
Umfang zweier Logikblockkacheln entspricht. Um sowohl die Netzldngen aller global zu
verdrahtenden Netze zu minimieren als auch die heterogenen Verdrahtungsressourcen der
Altera-FPGAs zu beriicksichtigen, wird im zweiten Platzierdurchlauf von MPCPlace die neue
Kostenfunktion Cj; verwendet.
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6.7 Neue Kostenfunktion C; fur den zweiten Platzierdurchlauf

Die neue Bounding-Box-basierte Kostenfunktion Cj; beriicksichtigt die relativen Positionen
der Signalsenken eines Netzes gegeniiber der Signalquelle. Da die Signalquelle und die
Signalsenken Logikzellen sind, miissen die Logikzellen beweglich sein, um eine
Verringerung der mit Cj; ermittelten Kosten zu erreichen. Deshalb wird die Kostenfunktion
Cyr erst im zweiten Durchlauf des MPCPlace-Platzierverfahrens zur Bewertung der aktuellen
Logikzellenposition herangezogen. Cy; stellt eine Bounding-Box-basierte Kostenfunktion dar,
die mit Korrekturfaktoren versehen ist. In diesen sind die architekturbezogenen Bewertungen
der relativen Positionen der Signalsenken zur Signalquellen sowie die Mehrfachnutzung der
Verdrahtungsressourcen erfasst. Die Gesamtkosten fiir die Platzierung werden wie folgt
berechnet:

Nnets n

Cy= Z (" +lBBox,i)/n'Z aj,Bj)
il

J=1

Npets - Anzahl aller Netze einer Netzliste

hppox,i - Hohe der Bounding-Box des i-ten Netzes

Ibbox,i - Lénge der Bounding-Box des i-ten Netzes

n - Anzahl der Signalsenken des i-ten Netzes

o - architekturbezogener Korrekturfaktor der j-ten Signalsenke
P - Korrekturfaktor der Ressourcen-Mehrfachnutzung der j-ten

Signalsenke (f; = 0,9 bei Mehrfachnutzung, 1,0 sonst)

Der Korrekturfaktor « einer jeden Signalsenke wird in Abhidngigkeit von den aktuellen
Positionen der Signalsenke und der Signalquelle bestimmt. Die Werte der Korrekturfaktoren
wurden  experimentell anhand  zahlreicher  Platzierdurchldufe  unterschiedlicher
Benchmarkschaltungen ermittelt. In der nachfolgenden Tabelle 6-2 sind alle relevanten Falle
zusammengefasst.

Fall | Relative Position der Signalsenke (dest) in Bezug auf die Position der | o
Signalquelle (src)

1 | Im gleichen Logikblock, (Xgest = Xsre» Ydest = Ysre) 0,0

2 | Im horizontal direkt angrenzenden Logikblock, ( [Xjess = Xsre| =1, Ydest = Vsre) 0,3

3 | Horizontal, innerhalb einer R4 Segmentlénge, ( 5>|Xjes - Xsre>1, Yaes: = Ysre) 0,7

4 | Vertikal, innerhalb einer C4 Segmentlinge, (Xgest = Xsrer 5>|Vaest = Vsrel>1) 0,8

Sonstige Fille 1,0

Tabelle 6-2: Architekturabhdngige Korrekturfaktoren der Kostenfunktion Cy;.

Die auf diese Weise bestimmten Kosten beglinstigen Platzierungen, zu deren Verdrahtung mit
hoher Wahrscheinlichkeit lokale Inter- und Intra-Logikblockverdrahtungsressourcen heran-
gezogen werden. Anschaulich soll die Wirkung der architekturabhéngigen Korrekturfaktoren
anhand der Abbildung 6-4 erldutert werden. In der Mitte der Anordnung befindet sich der
Logikblock mit der Signalquelle eines Netzes. Die architekturabhéngigen Korrekturfaktoren
berticksichtigen die relative Position der Signalsenke zu der Signalquelle und sind in der
Abbildung 6-4 innerhalb der moglichen Logikblockpositionen angegeben. Die Platzierung der
Signalsenken an farbig hervorgehoben Logikblockpositionen tridgt zu Verringerung der
Platzierkosten und somit zur hoheren Verdrahtbarkeit eines Designs bei.
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Abbildung 6-4: Wirkungsbereich der architekturabhdngigen Korrekturfaktoren.
In der Mitte der Anordnung befindet sich die Signalquelle; farbig dargestellte
Logikblockpositionen werden beim Platzieren bevorzugt.

Befinden sich eine Signalsenke und die Signalquelle innerhalb des gleichen
Logikblocks (Fall 1 der Tabelle 6-2), werden zur Verdrahtung nur Intra-
Logikblockverdrahtungsressourcen  benutzt. Hierbei wird das Signal der
Quelllogikzelle iiber den lokalen Riickkoppelbus des Logikblocks an den Eingang der
Ziellogikzelle zuriickgefiihrt. Das stellt die ressourcengiinstigste Platziervariante dar,
da hierbei der 30 Leitungen umfassende lokale Logikblock-Eingangsbus entlastet
wird. Der architekturbezogene Korrekturfaktor ist in diesem Fall gleich Null.

Befindet sich eine Signalsenke in dem zu der Signalquelle direkt links oder direkt
rechts benachbarten Logikblock (Fall 2 der Tabelle 6-2), so konnen zur Verdrahtung
des Netzes lokale Inter- und Intra-Logikblockverdrahtungsressourcen herangezogen
werden. Auch in diesem Fall werden die globalen Verdrahtungsressourcen entlastet.
Der Korrekturfaktor ist in diesem Fall mit 0,3 geringfiigig hoher als im Fall 1, da die
Nutzung des lokalen Logikblock-Eingangsbusses steigt.

Bei der Anordnung der Signalsenke innerhalb der Linge eines horizontalen R4-
Verdrahtungssegments (Fall 3 der Tabelle 6-2) werden zur Verdrahtung des
Signalquelle- und Signalsenkepaars globale Verdrahtungsressourcen in der Form eines
R4-Segments und eines Logikblockanschlusses benétigt. Der architekturabhingige
Korrekturfaktor ist in diesem Fall 0,7.

Bei der vertikalen Anordnung der Signalsenke oberhalb oder unterhalb der
Signalquelle innerhalb der Lénge eines C4-Verdrahtungssegments (Fall 4 der Tabelle
6-2) werden zur Verdrahtung des Signals zusétzlich eine Switch-Box und ein C4-
Segment bendtigt (Abbildung 6-4). Aufgrund des gestiegenen Bedarfs an globalen
Verdrahtungsressourcen ist hier der Korrekturfaktor im Vergleich zum Fall 3 mit 0,8
hoher bemessen.



6.8 Uberpriifung der Logikblockzusammensetzung

Der Wert des architekturbezogenen Korrekturfaktors o und somit auch die mit der
Kostenfunktion Cj; bestimmten Teilkosten steigen zusammen mit der Anzahl der zur
Verbindung einer Signalquelle und einer Signalsenke erforderlichen Verdrahtungsressourcen.
Die hierfiir erforderlichen globalen und lokalen Verdrahtungsressourcen bei Verwendung der
bevorzugten Platzierpositionen sind in Tabelle 6-3 zusammengefasst.

lokale Verdrahtungsressourcen globale Verdrahtungsressourcen
Inter- lokaler | Riickkoppel- | LB- | LB- Switch-
Fall o Logikblock Bus Bus ’ In | Out R4 | C4 Box
1 0,0 0 0 1 0 0 0 0 0
2 0,3 1 1 0 0 0 0 0 0
3 0,7 0 1 0 1 1 1 0 0
4 0,8 0 1 0 1 1 1 1 1

Tabelle 6-3: Die zur Verbindung einer Signalquelle und einer Signalsenke
erforderlichen lokalen und globalen Verdrahtungsressourcen.

Beim Platzieren von mehr als einer Signalsenke eines Netzes in denselben Logikblock ist eine
effiziente Mehrfachnutzung der in der Tabelle 6-3 aufgelisteten lokalen und globalen
Verdrahtungsressourcen moglich. Sobald ein Netz an den lokalen Logikblock-Eingangsbus
angeschlossen wurde, konnen weitere Logikzelleneingéinge mit diesem Netz verbunden
werden, ohne dass zur Verdrahtung zusitzliche globale oder lokale Ressourcen bendtigt
werden als die, die durch das Netz bereits in Nutzung sind. Diese Mehrfachnutzung der
Verdrahtungsressourcen wird durch den Korrekturfaktor f der neuen Kostenfunktion Cy
beriicksichtigt. f wird der Wert von 0,9 zugewiesen, wenn beim Bewerten einer Signal-
senkenposition erkannt wird, dass sich bereits eine Signalsenke des gleichen Netzes im selben
Logikblock befindet. In sonstigen Fillen ist f gleich Eins und bewirkt keine Verringerung der
Kosten. Auf diese Weise wird die Mehrfachnutzung der Verdrahtungsressourcen bevorzugt.

6.8 Uberpriifung der Logikblockzusammensetzung

Da wihrend des zweiten Platzierdurchlaufs die Zuordnung der Logikzellen zu den Logik-
blocken fortwihrend gedndert wird, muss die Zusammensetzung der von einer Logikzellen-
bewegung betroffenen Logikblocke auf ihre Giiltigkeit tiberpriift werden. Zusétzlich zu den
im Abschnitt 5.3 aufgezdhlten Ressourcen kann beim Platzieren der Logikzellen nun die
Nutzung der Inter-Logikblockverdrahtungsressourcen beriicksichtigt und iiberpriift werden,
da die relative Position der Logikzellen zueinander bekannt ist. Durch die Anordnung eines
Signalquelle- und Signalsenkepaares in den horizontal direkt benachbarten Logikblocken
konnen die globalen Verdrahtungsressourcen entlastet und anderweitig benutzt werden (vgl.
Abschnitt 6.7). Wird eine Logikzelle bewegt, deren Ausgangssignal in den direkt links und
direkt rechts benachbarten Logikblock tiber lokale Inter-Logikblockverdrahtungsressourcen
gespeist wurde, muss das Ausgangssignal dieser Logikzelle nun iiber die globale Verdrahtung
in die beiden Logikblocke geleitet werden. Bei einer bereits vollstindigen Nutzung der Logik-
blockeingidnge der betroffenen Logikblocke wird das Bewegen dieser Logikzelle zwei in ihrer
Zusammensetzung ungiiltige Logikblocke erzeugen, da deren Einginge dadurch {iberbenutzt
werden. Deshalb miissen beim Bewegen einer Logikzelle nicht nur die Zusammensetzungen
des Ziel- und Quelllogikblocks, sondern auch die Zusammensetzungen der direkt links und
direkt rechts neben dem Quelllogikblock angeordneten Logikblocke tiberpriift werden.
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6.9 Reduzierung der lokalen Kongestion globaler
Verdrahtungsressourcen

Die Platzierverfahren VPR, SCPlace und MPCPlace waren zunichst nicht in der Lage,
verdrahtbare Platzierungen des ,,/leon2“-Designs zu generieren. Sie erzeugten Platzierungen,
die zwar etwa gleich viele globale Verdrahtungsressourcen zur Verdrahtung des ,,/eon2*-
Designs wie die Quartus-II-Platzierung benétigen, es fand jedoch in einigen FPGA-Bereichen
eine lokale Uberbenutzung der Verdrahtungsressourcen statt (vgl. Tabelle 7-8). Diese
verhinderte eine vollstindige Verdrahtung der Platzierungen. Eine inhomogene Verteilung der
benotigten C4/R4-Verdrahtungssegmente iiber die gesamte FPGA-Chipfldche kann besonders
anschaulich graphisch dargestellt werden (Abbildung 6-5). Um nun die Verdrahtbarkeit der
kritischen Designs sicher zu stellen, wurde bei MPCPlace eine zusitzliche Strategie
implementiert, die die lokale Uberbenutzung der Verdrahtungsressourcen wirksam verhindern
kann und optional zuschaltbar ist.

(a) (b)

Abbildung 6-5: Inhomogene Verteilung der Logik (a) und aller benétigten
C4/R4-Segmente (b) iiber die gesamte FPGA-Chipfldche einer von MPCPlace
generierten und nicht vollstindig verdrahtbaren ,,leon2 “-Platzierung.

6.9.1 Modellierung der Nutzung globaler Verdrahtungsressourcen

Eine effektive Reduzierung der lokalen Uberbenutzung globaler Verdrahtungsressourcen
kann nur dann erfolgen, wenn das Wissen dariiber vorliegt, in welchen Bereichen der
Platzierung die entsprechenden Verdrahtungsressourcen des FPGA-Chips bei der spiteren
Verdrahtung nicht ausreichen, um eine vollstindige Verdrahtung zu ermdglichen. Zur
Modellierung des Verdrahtungsbedarfs wird bei MPCPlace eine an RISA [58] angelehnte
Vorgehensweise verwendet, welche bereits im Abschnitt 2.3.7.2 vorgestellt wurde. Zur
Rekapitulation: Bei RISA wurden die Oberflidche eines ASIC in NxM Bereiche aufgeteilt und
die Kosten aller Bounding-Box-Abschdtzungen zu den Bereichen aufaddiert, tiber die sich die
entsprechenden Bounding-Boxen erstreckten. Diesem Modell nach erfordern die Bereiche mit
dem hochsten Kostenanteil die meisten Verdrahtungsressourcen. Die Grofle der einzelnen
Bereiche verhédlt sich reziprok zu der Genauigkeit der Modellierung und dem dazu
erforderlichen Aufwand [14].

Da bei einem hierarchischen FPGA bereits eine Strukturierung der FPGA-Oberflidche in
Kacheln vorliegt (vgl. Abschnitt 2.2.2 ), bietet es sich an, diese natiirliche Aufteilung anstatt
einer benutzerdefinierten NxM-Matrix zu nutzen. Um den Berechnungsaufwand in Grenzen
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zu halten, erfolgt die Modellierung der Verdrahtungsressourcen nicht nach jeder
durchgefiihrten Logikzellenvertauschung, sondern nur einmal nach jeder abgeschlossenen
SA-Iteration. Dabei werden fiir jede Kachel die Kongestionskosten ermittelt, die der Summe
der mit der Kostenfunktion Cj; ermittelten Kosten aller die entsprechende Kachel
einschlieBenden Bounding-Boxen entsprechen (Abbildung 6-6). Weil die mit der
Kostenfunktion Cj fiir ein Netz ermittelten Kosten umso geringer sind, je mehr Signalquelle-
und Signalsenkenverbindungen unter Zuhilfenahme lokaler Verdrahtungsressourcen
verdrahtet werden konnen, spiegelt ein solches Kongestionsmodell bei den Cyclone-FPGAs
die voraussichtliche Nutzung der globalen Verdrahtungsressourcen in Form von C4/R4-
Segmenten wider. Ein auf diese Weise fiir die ,,/eon2*“-Platzierung erstelltes Modell der
Nutzung globaler Verdrahtungsressourcen ist in der Abbildung 6-7a zu sehen.

I CH. BBox 2!2
|
0,0(1]22 2,2
I
[ e ]_ -1
1.4 || 3.3 2.2
|

|
|
|
1.1 11 : 0,0
|

Abbildung 6-6: Modellierung der Verdrahtungsressourcennutzung durch
Aufsummierung der Kongestionskosten einzelner Bounding-Boxen.

Liegt ein Modell zur Nutzung der globalen Verdrahtungsressourcen vor, so konnen die
FPGA-Bereiche mit voraussichtlich hoher Nutzung der globalen Verdrahtungsressourcen
identifiziert und die Platzierung so beeinflusst werden, dass diese Bereiche entlastet werden.

6.9.2 Beeinflussung der Platzierung zur Reduzierung der Kongestion

Die Reduzierung der lokalen Uberbenutzung von Verdrahtungsressourcen kann iiber die
Verringerung der Logikdichte in den iiberbeanspruchten Bereichen erfolgen [70]. Bei den
hierarchischen FPGAs kann dazu die nutzbare Logikzellenanzahl in den betroffenen
Logikblocken eingeschrinkt werden. Durch den durch die Rents-Regel postulierten
Zusammenhang (sieche Abschnitt 2.3.7.2) verringert sich demnach der Bedarf an
Logikblockanschliissen und somit wird die Segmentnutzung der angrenzenden
Verdrahtungskanéle reduziert.

Die Anzahl der benutzten Logikblockanschliisse entspricht genau der Anzahl der zum
Anschluss an die globalen Verdrahtungsressourcen erforderlichen C4/R4-Segmente in den
angrenzenden Verdrahtungskandlen. Es erscheint deshalb naheliegender, bei den
hierarchischen FPGAs nicht die Nutzung der Logikblockressourcen in Form von Logikzellen
zu verringern und so die Nutzung der Logikblockanschliisse, d. h. die Zahl der erforderlichen
C4/R4-Segmente indirekt zu verringern, sondern die Anzahl nutzbarer Ein- und/oder
Ausgénge der Logikblock direkt zu beeinflussen. Insbesondere bei den Logikzellen mit hoher
Interkonnektivitét untereinander bringt diese Vorgehensweise Vorteile. Diese konnen zu einer
grofleren Anzahl in einen Logikblock gepackt werden, wenn sich die Zahl der benétigten
Logikblockeingédnge nicht verdndert und ein groBer Teil der Verdrahtung unter Nutzung der
lokalen Verdrahtungsressourcen erfolgen kann. Aus dieser Uberlegung heraus wird bei
MPCPlace in den Bereichen mit voraussichtlich hoher Nutzung der globalen

77



6 Platzierverfahren MPCPlace

Verdrahtungsressourcen die Zahl der nutzbaren Logikblockeinginge eingeschrinkt. Die
Anzahl der nutzbaren Logikblockeingdnge wird fiir jede Kachel einzeln anhand der
Kongestionskosten der Kachel selbst und weiterer Kacheln in ndherer Umgebung bestimmt.
Das Einbeziehen benachbarter Kacheln in die Berechnung nutzbarer Logikblockeingidnge soll
den Transfer von unstetigen Bereichen des erzeugten Kongestionsmodells in die Vorgaben
zur Nutzung der Logikblockeinginge verhindern. Die Festlegung der Anzahl nutzbarer
Logikblockeinginge (allowed inputs) erfolgt fiir jede Kachel nach jeder abgeschlossenen SA-
Iteration direkt nach dem Erstellen des Kongestionsmodells, und zwar entsprechend folgender
Vorschrift:

allowed _inputs,;,, = max _inputs  falls «a,, <1,0
allowed _inputs,,, = M falls o, >1,0
tile
wobei
1
g (Ccnng,tile + Ccang,top + Ccang,botmm + Ccong,leﬁ‘ + Ccnng,right )
atile = 1 N
— Ccan L,
N ZO: )
allowed_inputs;;. - Nutzbare Logikblockeingédnge der Kachel tile,
max_inputs - Maximale Anzahl der Eingénge
(26 bei Cyclone- bzw. 30 bei Stratix-FPGAs),
Ceongx - Kongestionskosten der direkt oberhalb (x=top),

unterhalb (x=bottom), links (x=Ieft) oder rechts (x=right)
von der betrachteten Kachel (x=tile) angeordneten Kacheln,
N - Anzahl aller Kacheln.

Die Vorgabe der nutzbaren Logikblockeingénge einzelner Kacheln wird von der Funktion zur
Uberpriifung der Logikblockzusammensetzung in die Entscheidung einbezogen, ob bei
Simulated Annealing eine vorgeschlagene Bewegung bzw. Vertauschung der Logikzellen
durchgefiihrt werden kann. Dadurch wird das Abwandern der Logikzellen aus den Bereichen
mit beschrinkter Anzahl nutzbarer Logikblockeingdnge bzw. hoher Kongestion in die
Bereiche mit weniger beschriankter Anzahl nutzbarer Logikblockeingénge bzw. niedriger
Kongestion erzwungen (Abbildung 6-7b, c). In der Abbildung 6-7(c, d) ist deutlich eine
homogenere Verteilung der Logik und des Verdrahtungsressourcenbedarfs einer ,,/eon2*-
Platzierung im Vergleich zu der Vorgehensweise ohne Modellierung und Reduzierung der
lokalen Kongestion globaler Verdrahtungsressourcen (Abbildung 6-5) zu erkennen. Die
homogenere Logikverteilung {iber den gesamten FPGA-Chip kann bereits vor der Platzierung
mit MPCPlace erzwungen und die Aufgabe der Verringerung lokaler Kongestion wiahrend der
Platzierung vereinfacht werden, indem die Logikblocke beim Clustering-Entwurfsschritt nicht
bis an ihre Kapazitdtsgrenzen gepackt werden. Hier kann der Benutzer beim PALLAs-
Werkzeug entsprechende Vorgaben an die Clustering-Algorithmen setzen.
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6.9 Reduzierung der lokalen Kongestion globaler Verdrahtungsressourcen
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Abbildung 6-7: Kongestionsmodell einer ,,leon2 “-Platzierung (a), Einschrinkung
der nutzbaren Logikblock-Eingdnge (b), daraufhin erzeugte Platzierung (c) und die
resultierende Nutzung der globalen Verdrahtungsressourcen (d).
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7 Quantitative Untersuchungen

Im Folgenden werden die in PALLAs implementierten Verfahren einem Vergleich unter-
zogen. Zunichst werden im Abschnitt 7.1 die hierzu herangezogene Testmethodik und die
verwendeten Designs vorgestellt. Die Wirksamkeit der Pack- und Clusteringverfahren wird in
den Abschnitten 7.2 und 7.3 untersucht. Im Abschnitt 7.4 wird die Platzierung mit dem neuen
Platzierverfahren MPCPlace zundchst ohne Modellierung und Reduzierung der lokalen
Uberbenutzung von Verdrahtungsressourcen (vgl. Abschnitt 6.9) und anschlieBend im
Abschnitt 7.5 mit dieser optionalen Strategie durchgefiihrt. Zum Schluss werden im Abschnitt
7.6 die Laufzeiten der Platzierverfahren einander gegentibergestellt und im Abschnitt 7.7 die
Auswirkung der verbesserten Verdrahtbarkeit auf den Stromverbrauch untersucht.

7.1 Testmethodik und verwendete Designs

Um die in PALLAs implementierten Algorithmen testen und vergleichen zu kénnen, wurden
zwOlf von Altera vorgeschlagene ,,Open Cores“-Designs verwendet [123]. Die Designs
wurden so ausgewdhlt, dass eine mdglichst groBe Bandbreite praktischer Anwendungen
abgedeckt wird [83]. Die Komplexitit der ausgewdhlten Schaltungen liegt im Bereich von
etwa 1.000 bis 14.000 Logikzellen (Tabelle 7-1). Die in den Verdffentlichungen héufig
verwendeten MCNC-Benchmarkschaltungen [82] konnten nicht verwendet werden, da darin
enthaltene Designs nur in Form von Netzlisten zur Verfiigung stehen. Eine Synthese und
somit eine auf die FPGA-Zielarchitektur optimierte Technologieabbildung dieser Schaltungen
war aufgrund fehlender HDL-Quelltexte nicht moglich.

. #LUTSs in #M4K- | #Logikblocke
Design #LUTS | #FFS | () ry-Chains | Blocke | im Ziel-FPGA
mux64 16bit 672 | 1.146 - - 4.000
oc ata ocidec3 863 | 749 63 - 4.000
oc ata vhd 3 876 | 749 63 - 4.000
oc_cordic p2r 1.163 | 719 910 - 4.000
oc des des3perf | 11.742 | 5.850 11 4 20.060
oc_des perf opt 3.872 | 1.976 - - 5.980
leon2 11.504 | 6.211 159 32 20.060
mc8051 3.040 | 1.741 120 - 4.000
0C_pavr 3.819 | 1.182 334 8 4.000
oc_simple fm 1.106 | 226 - - 4.000
oc video dct 10.157 | 3.549 5.733 9 12.060
oc video jpeg 9.510 | 3.972 5.408 8 12.060

Tabelle 7-1: Logikressourcenbedarf der zum Testen der Platzieralgorithmen

herangezogenen Designs und die Kapazitdten (5. Spalte) der einzelnen Ziel-FPGAs.

Bisher konnten sich die Hersteller von FPGAs und die in den FPGA-Entwurf involvierten
Softwarehersteller nicht auf eine einheitliche Benchmark-Methodik einigen [85]. Um einen
sorgfiltigen und reproduzierbaren Vergleich der implementierten Algorithmen
sicherzustellen, wurde in dieser Arbeit eine an die Empfehlungen in [84] bzw. [85] angelehnte
Benchmarking-Methodik angewendet. Alle verwendeten Benchmarkschaltungen wurden dazu
zunidchst mit Standardeinstellungen der Quartus-Software synthetisiert und die Verilog-
Netzliste wurde an PALLAs iibergeben. Als Ziel-FPGAs wurden Bausteine der Altera-
Cyclone-Familie ausgewihlt, die, bezogen auf die Logikressourcen, die einzelnen Designs
gerade noch aufnehmen konnten. Diese Vorgehensweise entspricht dem Verhalten eines
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FPGA-Anwenders, der versucht, die Kosten eines FPGA-basierten Designs niedrig zu halten.
Nach dem Einlesen der Netzliste in PALLAs wurden die Entwurfsschritte zum Packen und
Clustern der Logikzellen und die Platzierung der Logikblocke bzw. Logikzellen durchgefiihrt.
Die wihrend der Platzierung ermittelten absoluten Positionen der Logikressourcen wurden
iiber eine QSF-Datei wieder an Quartus libergeben. Die Ergebnisse des Packens und Clusterns
der Logikzellen wurden von PALLAs ausgegeben. Nach der dann erfolgten Verdrahtung
konnten mit den Analysewerkzeugen der Altera-Quartus-Software die Nutzung der
Verdrahtungsressourcen und die maximale Taktfrequenz bestimmt werden [84].

7.2 Packen der LUTs und Flipflops in die Logikzellen

Um die Effektivitit des Packens der Logikzellen nach dem LFF-Prinzip gegeniiber der
herkdmmlichen Vorgehensweise moglichst unabhidngig von der vorliegenden Altera-
Logikzellenarchitektur vergleichen zu kénnen, wurde ein drittes Packverfahren implementiert.
Dieses wendet das bereits bekannte Prinzip der Mustererkennung [42] zum Finden der sowohl
nach- als auch vorgeschalteten Flipflops. In der nachfolgenden Tabelle 7-2 sind die
Ergebnisse der drei Verfahren zum Packen der Flipflops und der LUTs in die Logikzellen
zusammengefasst.

Fiir die Tabellen in diesem und nachfolgenden Abschnitten gilt, dass die jeweils besten
Ergebnisse dunkelgrau und die zweitbesten hellgrau hervorgehoben sind. Wo es sinnvoll
erscheint, sind zusétzlich in der letzten Tabellenspalte die mit den neu entwickelten Verfahren
(LFF-Prinzip, ARH-Pack, MPCPlace) erreichten Resultate mit den jeweils besten Werten der
Referenzverfahren verglichen.

Design #LC-std1 | #LC-std2 | #LC-LFF | Verbesserung
mux64 16bit 1.702 1.701 1.184 30,4 %
oc ata ocidec3 1.248 1.192 999 16,2 %
oc ata vhd 3 1.291 1.348 1.050 22,1 %
oc_cordic p2r 1.184 1.183 1.183 0 %
oc des des3perf 15.990 13.734 13.734 0 %
oc _des perf opt 5.336 4.564 4.563 0,02 %
leon2 16.465 12.140 11.587 4,5 %
mc8051 4.254 4.147 3.595 13,3 %
oC_pavr 4.142 3.843 3.827 0,4 %
oc_simple fm 1.286 1.285 1.109 13,7 %
oc _video dct 10.192 10.186 10.186 0%
oc video jpeg 9.962 9.859 9.859 0%

Tabelle 7-2: Anzahl der Logikzellen nach dem Packen der LUTs und Flipflops mit der
herkémmlichen Vorgehensweise unter Beriicksichtigung der nachgeschalteten Flipflops (std1)
und der sowohl vor- als auch nachgeschalteten Flipflops (std2).

Die zweite Spalte der Tabelle 7-2 fasst die Ergebnisse des Standardverfahrens nach [42]
zusammen, bei dem nur die den LUTs nachgeschalteten Flipflops gesucht und in die
Logikzellen gepackt werden. Werden mit der gleichen Vorgehensweise auch die
vorgeschalteten Flipflops gesucht und in die Logikzellen gepackt, werden deutlich weniger
Logikzellen bendtigt, wie die dritte Spalte der Tabelle 7-2 belegt. Da dabei der Algorithmus
im Kern unverindert ist, sind die besseren Ergebnisse dieser Spalte allein auf die effizientere
Logikzellenarchitektur zuriickzufithren. Das neue Packverfahren nach dem LFF-Prinzip,
(vierte Spalte), benotigt teilweise bis zu 30% weniger Logikzellen verglichen mit der
herkdmmlichen Vorgehensweise des Erkennens der vor- und nachgeschalteten Flipflops.
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Interessanterweise  fiihrt das an die  Altera-Logikzellenarchitektur ~ angepasste
Standardverfahren mit dem Erkennen der sowohl vor- als auch nachgeschalteten Flipflops
(dritte Spalte) bei dem ,,oc ata vhd 3“-Design zu schlechteren Ergebnissen als das
urspriingliche Packverfahren (zweite Spalte). Der Grund dafiir ist, dass das angepasste
Standardverfahren die Packmoglichkeiten bzw. die Flexibilitdt der noch ungepackten LUTs
und Flipflops der Netzliste beim Packen der Logikzellen reduziert, weshalb diese bei spiteren
Iterationen nur noch einzeln in die Logikzellen gepackt werden konnen. Das neue
Packverfahren nach dem LFF-Prinzip wertet hingegen die Flexibilitét der LUTs und Flipflops
explizit aus, weshalb eine Verschlechterung der Ergebnisse im Vergleich zu den beiden
anderen Verfahren nicht mdglich ist.

7.3 Clustering der Logikzellen

Die nachfolgenden Tabellen 7-3, 7-4 und 7-5 fassen die Clustering-Ergebnisse der drei
bekannten Referenzverfahren VPack [43], RPack [44], iIRAC [38] und des neuen Algorithmus
ARH-Pack zusammen. Um die Vergleichbarkeit der Ergebnisse zu gewihrleisten, wurden die
LUTs und Flipflops bei allen vier Verfahren nach dem LFF-Prinzip in die Logikzellen
gepackt.

VPack | RPack | iRAC | ARH-Pack | Verbesserung
6.881 | 6.900 | 7.011 6.862 0,27 %

Tabelle 7-3: Gesamtanzahl der Logikblicke aller Benchmarkschaltungen nach dem Clustern
(aufgrund der geringen Unterschiede keine Auflistung der einzelnen Teilergebnisse).

Die Gesamtzahl der Logikblocke nach dem Clustern (Tabelle 7-3) verdeutlicht, dass die zur
Verfiigung stehenden Logikblockverdrahtungsressourcen der Altera-Cyclone-Logikblock-
architektur keine wesentliche Einschrinkung fiir eine effektive Logikblocknutzung darstellen.
Die vier Clustering-Verfahren erreichen eine nahezu vollstindige Belegung der Logikblocke.
Der geringe Unterschied in den Ergebnissen zwischen VPack [43] , RPack [44] und ARH-
Pack ist darauf zuriickzufiihren, dass alle drei Verfahren als Startzellen voll belegte
Logikzellen bevorzugen. Die Auswahl der Startzellen bei VPack und RPack erfolgt durch
eine Kostenfunktion, die die Logikzellen mit den meisten Ein- und Ausgidngen hoher bewertet
und somit indirekt voll belegte Logikzellen bevorzugt. Bei ARH-Pack werden die voll
belegten Logikzellen von vornherein als Startzellen ausgewihlt. Diese bei der Wahl eines
passenden Clusters weniger flexiblen Logikzellen werden bei den drei Verfahren somit
bereits in einem frithen Stadium des Clustering-Verfahrens konsumiert, was eine hohere
Logikblockausnutzung ermoglicht. Der i1RAC-Algorithmus [38] bevorzugt bei der
Startzellenwahl Logikzellen, die iiber zahlreiche Netze mit mdglichst geringem Fanout
verfiigen. Hier besteht die Gefahr, dass ein Logikblock nicht voll gepackt werden kann, da auf
diese Weise eher kleine Logikzellenverbunde ausgewihlt werden, die untereinander hohe
Interkonnektivitidt aufweisen. Weiterhin konnen zum Ende des Clustering-Vorgangs voll
belegte Logikzellen ungeclustert bleiben, deren Zuordnung zu Clustern dann immer
schwieriger wird. Dieses Verhalten fiihrt zu der schlechtesten Logikausnutzung mit einer
relativ geringen Anzahl an global zu verdrahtenden Netze.

Unter den drei Referenzverfahren ist die Gesamtzahl der global zu verdrahtenden Netze nach
dem Clustern (Tabelle 7-4) erwartungsgemill bei iRAC [38] am geringsten, da dieses
Verfahren gezielt versucht, moglichst viele Netze komplett in die einzelnen Logikblocke zu
packen. Von RPack [44] und VPack [43] werden bevorzugt Logikzellen mit vielen Eingéingen
zum Packen in die Cluster ausgewdhlt, was sich in der geringsten Anzahl der Logikblock-
anschliisse unter den Referenzverfahren duflert. Das neue Clustering-Verfahren ARH-Pack
kombiniert die unterschiedlichen Ideen von VPack, RPack und iRAC. So wird die Anzahl der
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global zu verdrahtenden Netze bei ARH-Pack nach den gleichen Prinzipien wie bei dem
iRAC-Verfahren minimiert (vgl. Abschnitt 5.2), welches unter den drei Referenzverfahren in
dieser Hinsicht die besten Ergebnisse aufweist. Diese Strategie wird durch den ersten
Summand der Gewichtungsfunktion F,,;, beriicksichtigt. Andererseits ist die Anzahl der
Logikblockanschliisse nach dem Clustern unter den drei Referenzverfahren bei VPack und
RPack am geringsten. Deren Strategie zur Minimierung der Logikblockanschliisse wird durch
den zweiten Term der Gewichtungsfunktion Fy,;, implementiert.

Design VPack | RPack | iRAC | ARH-Pack Verbesserung
mux64 16bit 1.295| 1.251| 1.053 893 28,6 %
oc ata ocidec3 1.019 | 1.024 947 898 5,2 %
oc ata vhd 3 1.023 | 1.010 937 861 8,1 %
oc_cordic p2r 1.174 | 1.172 | 1.160 1.173 -1,1 %
oc des des3perf | 11.212 | 11.234 | 8.923 7.572 15,1 %
oc des perf opt 3378 | 3.292 | 2.471 2.214 10,4 %
leon2 14.436 | 12.945 | 12.328 11.601 5,9%
mc8051 3.008 | 2.947 | 2.507 2.298 8,3 %
0C_pavr 3.447 | 3.202 | 2.502 2.369 5,3 %
oc_simple fm 949 750 712 591 17,6 %
oc_video dct 8.715| 8.656 | 8.645 8.511 1,6 %
oc_video jpeg 8276 | 8.234| 8.202 8.054 1,8 %

Tabelle 7-4: Anzahl der global zu verdrahtenden Netze nach dem Clustern.

Design VPack | RPack | iIRAC | ARH-Pack | Verbesserung
mux64 16bit 3.092 | 3.107| 2.896 2.640 8,8 %
oc ata ocidec3 2.879 | 3.015| 3.087 2.823 2,0 %
oc ata vhd 3 2.899 | 2957| 3.121 2.820 2,7 %
oc_cordic_p2r 3.112 ] 3.112 | 3.083 3.110 -0,9 %
oc des des3perf | 29.435| 31.188 | 30.551 26.565 9,8 %
oc_des perf opt 8.782 | 8.841 | 8.726 7.869 9,8 %
leon2 42.114 | 39.354 | 43.688 39.957 -1,5%
mc8051 9.248 | 9.352 | 10.206 8.858 4,2 %
ocC_pavr 10.241 | 9.871 | 10.621 9.811 0,6 %
oc_simple fm 2386 | 2.021 | 2.300 1.890 6,5 %
oc_video dct 22.964 | 22.930 | 23.518 22.647 1,2 %
oc_video jpeg 22.298 | 22.152 | 22.769 21.902 1,1 %

Tabelle 7-5: Anzahl der Logikblockanschliisse nach dem Clustern.

Die Ergebnisse belegen, dass mit ARH-Pack Verbesserungen erreicht wurden, sowohl bei der
Ausnutzung der Logik- als auch der Verdrahtungsressourcen. Die Ergebnisse fallen noch
deutlicher zu Gunsten von ARH-Pack aus, wenn das Packen der nachgeschalteten LUTs und
Flipflops in die Logikzellen bei den drei Referenzverfahren nicht nach dem neu entwickelten
LFF-Prinzip, sondern auf die herkdmmliche Weise erfolgt. Die Clustering-
Gewichtungsfunktion F,;, beriicksichtigt hier auf eine neuartige Weise mehrere Faktoren, die
zwar bereits aus friiheren Arbeiten bekannt sind, jedoch nicht in Kombination optimiert
wurden. Weiterhin werden von ARH-Pack die Merkmale der zugrunde gelegten Logikblock-
Architektur gezielt unterstiitzt und ausgenutzt. Auf diese Weise konnen insgesamt bessere
Ergebnisse erreicht werden als mit einem der drei Referenzverfahren.
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7.4 Platzierung und Verdrahtung

Die von verschiedenen Verfahren erzeugten Platzierungen wurden in die Altera-Quartus-
Software importiert und anschlieBend verdrahtet, um deren Verdrahtbarkeit zu iiberpriifen.
Die Altera-Quartus-Software liefert genaue Angaben iiber die Nutzung der einzelnen
Verdrahtungsressourcenarten der fertig verdrahteten Designs [84]. Diese Angaben wurden zur
Bewertung der einzelnen Platzierungen herangezogen. Neben den bekannten
Platzierverfahren VPR und SCPlace und dem neu entwickelten Platzierverfahren MPCPlace
wurde zum Vergleich Quartus als kommerzielle Software herangezogen. Die Nutzung der
globalen Verdrahtungsressourcen in Form von C4/R4-Segmenten ist in der Tabelle 7-6
zusammengefasst. Die Angaben zur Nutzung der lokalen Inter-Logikblocksegmente zeigt
Tabelle 7-7. Die Angaben zur hochsten lokalen Nutzung aller Verdrahtungsressourcen fasst
Tabelle 7-8 zusammen.

Design XI\’;‘;I]; AI_T_%II:;CI( SCPlace | MPCPlace | Quartus bes‘s]::l-mg
mux64 16bit 3.218 2.488 1.719 1.641 2.502 5%
oc ata ocidec3 2.368 2.343 1.961 1.874 2.541 4 %
oc ata vhd 3 2.266 2.283 1.830 1.888 2.510 -3 %
oc cordic p2r 1.752 1.831 1.788 1.492 1.854 15%
oc des des3perf | 34.469 29.433 38.158 24.206 29.983 18 %
oc des perf opt | 10.075 8.649 7.993 6.287 8.097 21 %
leon2 48.755*% |  44.067* 45.942 38.442* 37.822 -2 %
mc8051 7.771 7.120 6.609 5.550 6.786 16 %
oc_pavr 9.497 9.805 9.659 7.764 8.047 3%
oc_simple fm 1.391 1.068 936 819 1.165 13 %
oc_video dct 17.732 17.527 29.264 17.101 18.496 2%
oc_video jpeg 20.761 20.016 30.540 17.975 17.345 -4 %

Tabelle 7-6: Anzahl der zur Verdrahtung erforderlichen C4/R4-Segmente
(mit ,*’ sind nicht vollstindig verdrahtbare Platzierungen markiert).

Design Xl\’]z;)cll; AI:_E]_II:;CI( SCPlace | MPCPlace | Quartus
mux64 16bit 110 167 222 427 111
oc_ata ocidec3 132 131 271 369 116
oc ata vhd 3 181 116 272 384 109
oc_cordic_p2r 255 261 242 432 204
oc des des3perf 1.299 1.100 1.506 3.802 1.104
oc _des perf opt 457 436 576 1.149 444
leon2 1.372%* 1.215% 1.839%* 2.528* 1.627
mc8051 469 367 637 1.172 373
0C_pavr 451 287 566 1.051 264
oc_simple fm 251 191 250 400 187
oc_video dct 1.680 1.528 1.134 2.769 1.637
oc video jpeg 1.482 1.506 986 2.544 1.369

Tabelle 7-7: Anzahl der bei der Verdrahtung benutzten Inter-Logikblock-
Verdrahtungssegmente (mit ,*’ sind nicht vollstindig verdrahtbare Platzierungen markiert).
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Die mit einem Stern ,*’ markierten Prozentangaben bei dem ,,/eon2“-Design weisen auf die
nicht vollstindig verdrahtbare Platzierungen hin. Bei den nicht verdrahtbaren ,,/eon2*-
Platzierungen basieren die Tabellenangaben auf den Schitzungen der Quartus-Software
(Tabelle 7-6, Tabelle 7-8) bzw. der PALLAs Software (Tabelle 7-7). Die Verdrahtbarkeit der
zunédchst nicht verdrahtbaren und mit MPCPlace erzielten ,,/leon2“-Platzierung wird im
Abschnitt 7.5 mit einer optionalen Strategie zur Modellierung und Reduzierung der lokalen
Kongestion (vgl. Abschnitt 6.9) verbessert und sichergestellt.

Design _\:l\’]i;)cﬁ AI}_%II,);CI( SCPlace | MPCPlace | Quartus
mux64 16bit 21 17 16 15 22
oc_ata ocidec3 22 22 32 16 29
oc ata vhd 3 21 18 29 16 29
oc_cordic p2r 23 22 14 17 20
oc des des3perf 61 52 70 36 39
oc des perf opt 45 41 36 22 30
leon2 124* 116* 104* 91* 68
mc8051 46 41 34 29 40
0C_pavr 53 54 47 43 45
oc simple fm 14 10 12 7 12
oc_video dct 41 39 63 34 40
oc video jpeg 50 48 64 42 35

Tabelle 7-8: Hochste lokale Nutzung der verfiigbaren FPGA-Verdrahtungsressourcen
(Angaben jeweils in %, mit ,*’ sind nicht vollstindig verdrahtbare Platzierungen markiert).

Anhand der Platzierergebnisse von VPR und der Clusteringergebnisse von VPack bzw.
ARH-Pack kann die Korrelation zwischen der Verdrahtbarkeit (Nutzung der
Verdrahtungsressourcen in Tabelle 7-6 und Tabelle 7-8) und der Anzahl global zu
verdrahtenden Netze bzw. dem Fanout dieser Netze (Tabelle 7-4 bzw. Tabelle 7-5) belegt
werden. Dieser Zusammenhang besteht nur, wenn von einer unverdnderlichen Clustering-
Losung ausgegangen wird. Die zusitzliche Beweglichkeit der Logikzellen beim SCPlace im
Vergleich zu VPR bietet Potential fiir eine weitere Reduzierung der Netzlingen. Dieses
Potential kann jedoch von SCPlace nicht genutzt werden (Tabelle 7-9), da die herkémmliche
Bounding-Box-basierte Kostenfunktion die Architekturmerkmale und Einschrinkungen der
FPGA-Zielarchitektur nicht beriicksichtigt. Deshalb ist die Anzahl der global zu
verdrahtenden Netze und deren Fanout bei SCPlace im Vergleich zu ARH-Pack hdoher, das
gezielt versucht, moglichst viele Netze in die Logikblocke zu packen. Insbesondere bei sehr
grofBen Designs sind die mit ARH-Pack+VPR erzeugten Platzierungen besser verdrahtbar als
die von SCPlace. Das belegt, dass beim gleichzeitigen Platzieren und Clustern der
Logikzellen nicht nur die Gesamtverdrahtungslédnge minimiert, sondern auch die Nutzung der
lokalen Verdrahtungsressourcen gesteigert werden muss. Diese Erkenntnis wird in der
Kostenfunktion Cj; des neuen Platzierverfahrens MPCPlace umgesetzt.

Die Wirksamkeit der Kostenfunktion Cj;; des neuen Platzierverfahrens MPCPlace und die
Verbesserung der Verdrahtbarkeit der erzeugten Platzierungen wird anhand der vorliegenden
Ergebnissen belegt. Bei den meisten Designs konnte die Nutzung der globalen C4/R4-
Verdrahtungssegmente gesenkt werden (Tabelle 7-6). Weiterhin wurde die Nutzung der
lokalen Inter-Logikblocksegmente gesteigert, die zur Entlastung der globalen
Verdrahtungsressourcen beitragen konnen (Tabelle 7-7). Interessanterweise ermdglichen die
von der Quartus-Software erzeugten Platzierungen nur eine geringe Nutzung der lokalen
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Inter-Logikblocksegmente. Das  verwundert, wenn man bedenkt, dass diese
Verdrahtungsressourcen von Altera eigens eingefiihrt wurden, um die globalen
Verdrahtungsressourcen bei Designs mit hoher lokaler Interkonnektivitit zu entlasten.
Netzlingen [LE] Netzanzahl Fanout
Design AI_TE;II:;CI( SCPlace ?)l:cl-ll(_ SCPlace ?)I::II; SCPlace
mux64 16bit 6.162 5.901 893 1.104 2.640 3.265
oc ata ocidec3 5912 6.020 898 934 2.823 3.064
oc ata vhd 3 5.791 5.895 861 909 2.820 3.014
oc cordic p2r 5.810 8.150 1.173 1.165 3.110 3.152
oc des des3perf 87.791 123.993 7.572 10.653 26.565 37.635
oc des perf opt 25.596 29.845 2.214 3.021 7.869 10.048
leon2 129.666 148.948 11.601 14.480 | 39.957 46.310
mc8051 18.612 19.140 2.298 2.579 8.858 10.384
0C_pavr 26.858 29.408 2.369 3.172 9911 11.704
oc_simple fm 3.291 3.924 591 559 1.890 1.969
oc_video dct 57.404 99.528 8.511 9.366 | 22.647 27.613
oc_video jpeg 66.211 100.606 8.054 9.116 | 21.902 27.800

Tabelle 7-9: Gegeniiberstellung der Gesamtnetzlinge, der Anzahl global zu verdrahtender
Netze, des Fanouts der von ARH-Pack+VPR und SCPlace erzeugten Platzierungen.

Obwohl die in PALLAs implementierten Clustering- und Platzieralgorithmen versuchen, nur
die Verdrahtbarkeit der erzeugten Platzierungen zu steigern, ermoglicht ein Vergleich der
maximalen Taktfrequenzen, weitere Zusammenhénge zu erkennen (Tabelle 7-10). So weisen
die mit MCPlace erzeugten Platzierungen die hochsten erreichten Taktfrequenzen unter den
betrachteten Algorithmen auf, vor allem bei Designs mit hoher Auslastung der Logik- und
Verdrahtungsressourcen (vgl. Tabellen 7-1, 7-6, 7-8 und 7-10). Das kann darauf
zuriickgefithrt werden, dass die von der Kostenfunktion Cj; bevorzugten lokalen
Verdrahtungsarten zugleich die schnellste Verdrahtung ermdglichen.

Design Xl\)f;fll; AI:_E]_II:;CI( SCPlace | MPCPlace | Quartus
mux64 16bit 71,4 88,7 109,5 94.9 84,5
oc ata ocidec3 101,8 137,2 144.,4 139,6 122,5
oc ata vhd 3 109,8 1243 144,3 130,6 123,2
oc_cordic p2r 184,6 178,7 163,1 190,3 149,6
oc des des3perf 79,1 71,5 69,5 85,1 98,9
oc des perf opt 81,0 87,7 101,3 106,4 104,9
leon2 -* -* -* -* 279
mc8051 29,4 342 34,9 36,0 28,1
0C_pavr 22,4 24.6 23,0 28,9 27,1
oc_simple fm 32,1 33,3 34,9 35,2 32,0
oc video dct 55,5 50,0 46,4 50,6 48,8
oc video jpeg 55,8 55,8 424 61,2 55,4

Tabelle 7-10: Maximale Taktfrequenzen der verdrahteten Designs (mit ,*’ markierte Designs
konnten aufgrund unvollstindiger Verdrahtung keiner Timing-Analyse unterzogen werden,).
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7.5 Platzierung mit MPCPlace unter Minimierung der lokalen
Kongestion

Findet bei einer Platzierung eine lokale Uberbenutzung der Verdrahtungsressourcen statt und
kann dadurch keine vollstindige Verdrahtung durchgefiihrt werden, bietet MPCPlace eine
optionale Strategie zur Modellierung und Reduzierung der lokalen Kongestion (vgl. Abschnitt
6.9). Um die Effektivitit dieser Strategie zu belegen, wurden mit ihr drei Designs mit hoher
lokaler Kongestion platziert und anschlieend verdrahtet. Die Ergebnisse der Verdrahtungs-
und Timing-Analyse sind in der Tabelle 7-11 zusammengefasst. In der Tabelle 7-12 werden
die mit Quartus erreichten Ergebnisse erneut aufgefiihrt, um einen direkten Vergleich der
beiden Verfahren zu ermoglichen.

Design #C4/R4 #lok. Inter-LB | lok. Kongestion | max. Takt
oc des des3perf | 21.272 3.429 32 % 123,2 MHz
leon2 39.986 3.588 55 % 31,5 MHz
0C_pavr 8.734 970 47 % 28,6 MHz

Tabelle 7-11: Ergebnisse der Verdrahtungs- und Timing-Analyse der von MPCPlace
erzeugten Platzierungen unter Reduzierung der lokalen Kongestion.

Design #C4/R4 | #lok. Inter-LB | lok. Kongestion | max. Takt
oc_des des3perf | 29.983 1.104 39 % 98.9 MHz
leon2 37.822 1.627 68 % 27.9 MHz
0C_pavr 8.047 264 45 % 27.1 MHz

Tabelle 7-12: Ergebnisse der Verdrahtungs- und Timing-Analyse
der von Quartus erzeugten Platzierungen.

Die lokale Uberbenutzung der Verdrahtungsressourcen konnte bei den beiden groBeren
Designs (oc_des des3perf, leon2) deutlich auf 32 bzw. 55 % reduziert werden. Die
Reduzierung der Kongestion bei diesen beiden Designs wurde durch die gleichméBigere
Verteilung der bendétigten Logik- und Verdrahtungsressourcen iiber eine groBere Fliche des
Ziel-FPGA ermoglicht (vgl. Abbildung 6-5b und Abbildung 6-7d). Beim dritten Design
(oc_pavr) konnte keine Reduzierung der lokalen Kongestion erreicht werden, da das Ziel-
FPGA keine freien Logikressourcen aufwies (96 % Logiknutzung, vgl. Tabelle 7-1). Dieses
Design belegt, dass die optionale MPCPlace-Strategie zur Modellierung und Reduzierung der
lokalen Kongestion nur dann erfolgreich ist, wenn eine Verteilung der Logik tiber eine
groflere FPGA-Fliache moglich ist. Diese Strategie sollte deshalb nur bei hierfiir geeigneten
Designs mit noch freien Logikressourcen eingesetzt werden.

Die zusitzliche Verbesserung der Verdrahtbarkeit durch Reduzierung der lokalen Kongestion
vereinfacht die Aufgabe des Verdrahtungswerkzeugs, da in den zuvor kritischen FPGA-
Bereichen Verdrahtungsressourcen frei werden. Deshalb steigt bei den betrachteten Designs
die maximale Taktfrequenz umso mehr, je stirker die lokale Kongestion im Vergleich zur
urspriinglichen Platzierung reduziert werden kann. Bei dem ,,oc des des3perf*“-Design
konnte die mit der MPCPlace-Platzierung erreichte Taktfrequenz von urspriinglich 85,1 MHz
(vgl. Tabelle 7-10) um 45 % auf 123,2 MHz gesteigert werden. Sogar im Vergleich zum
herstellereigenen Quartus-Werkzeug konnte dieses Designs mit der optionalen MPCPlace-
Strategie um 25 % hoher getaktet werden.
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7.6 Testumgebung und Platzierlaufzeiten

Als Laufzeitumgebung fiir PALLAs und fiir die Altera-Quartus-II-v7.2 Software diente ein
Windows-XP-System, ausgestattet mit einem 2,5 GHz schnellen AMD Athlon64 Doppelkern-
prozessor und zwei Gigabyte Arbeitsspeicher. Die ermittelten Platzierlaufzeiten (Tabelle
7-13) sollen eine Abschidtzung der Rechenzeit in Abhingigkeit von der Designgrofie
ermoglichen.

Design Xl\’/z;)cll; AI_{'_I_{;II));;Ck SCPlace MPCPlace | Quartus
mux64 16bit 9s 7s 44 s 61s 7s
oc ata ocidec3 7s 6s 47 s 63 s 5s
oc ata vhd 3 7s 7s 52s 65 s 6s
oc_cordic p2r 135 12's 8 min 11 min 5s
oc des des3perf 259 s 230s 24 min 34 min 80 s
oc des perf opt 50s 56s 292 s 441 s 19s
leon2 366 s 339 s 33min| 4h42min 333 s
mc8051 56 s 47 s 354 s 569 s 61 s
0C_pavr 158 s 142 s 13 min 28 min 56s
oc_simple fm 63 s 60 s 86 s 162 s 5s
oc video dct 367 s 357 s 4h23 min | 45h 21 min 117 s
oc video jpeg 312s 318 s 3h36min | 37 h 19 min 137 s

Tabelle 7-13: Platzierlaufzeiten der in PALLAs implementierten Platzieralgorithmen
und der herstellereigenen Software Altera Quartus 11 v7.2.

Erwartungsgemil weisen Platzierverfahren, die von einer festen Clustering-Losung ausgehen
(VPack/ARH-Pack+VPR), die geringsten Platzierlaufzeiten auf. Sehr viel hoher sind die
Platzierlaufzeiten bei den beiden Verfahren, die Beweglichkeit der Logikzellen beim
Platzieren zulassen (SCPlace/MPCPlace). Zuriickzufiihren ldsst sich die Zunahme der
Rechenzeit auf die zehn Mal so hohe Anzahl der bewegbaren Blocke bzw. auszuwertenden
Bewegungen. Aufgrund der Komplexitit der Kostenfunktion Cj, die beim zweiten
MPCPlace-Durchlauf zur Bewertung der Logikzellenbewegungen eingesetzt wird, sind die
Platzierlaufzeiten von MPCPlace hoher als die von SCPlace. Besonders bei den Designs mit
einem hohen Anteil an Carry-Chains (vgl. Tabelle 7-1) steigen die Laufzeiten beider
Verfahren auf ein nicht akzeptables Mal} an. Die Ursache dafiir liegt in der zunehmenden
Schwierigkeit, bei der Bewegungsgenerierung einen passenden Tauschbereich fiir eine zu
bewegende Carry-Chain zu finden. Deshalb muss die implementierte Bewegungsgenerierung
fiir die Carry-Chains als suboptimal bewertet werden. Das der Quartus-Software zugrunde
gelegte Platzierverfahren ist leider nicht bekannt, deshalb kann nur spekuliert werden, ob die
geringen Laufzeiten dieses Werkzeugs auf besonders effiziente Implementierung von
Simulated Annealing (sofern dieses Verfahren eingesetzt wird) oder auf die Verwendung
eines anderen (iterativen) Verfahrens zuriickgefithrt werden konnen.

7.7 Analyse und Bestimmung des Leistungsbedarfs

Wie bereits im Abschnitt 2.3.3 erwéhnt, hingt die Leistungsaufnahme eines mit einem FPGA
implementierten Systems vom Ressourcenbedarf dieses Systems ab. Fiir einen erheblichen
Anteil des dynamischen Leistungsbedarfs sind die verwendeten Taktnetzwerke und
Verdrahtungsressourcen verantwortlich [94]. Kann die Nutzung der Verdrahtungsressourcen
verringert werden, so wie das mit MPCPlace durch Steigerung der Verdrahtbarkeit erreicht

&9



7 Quantitative Untersuchungen

wird, ist eine Leistungsbedarfsreduzierung eines FPGA-basierten Systems zu erwarten. Der
Hersteller Altera bietet als Bestandteil seiner Quartus-Software ein Analysewerkzeug zur
Abschétzung des Leistungsbedarfs einer Schaltung. Leider konnte nach der Quartus-Analyse
der fertig verdrahteten Designs kein Unterschied im theoretischen Leistungsbedarf der mit
verschiedenen Verfahren durchgefiihrten Platzierungen festgestellt werden. Angesichts der
Platzier- und Verdrahtungsvarianten, deren Bedarf an globalen C4/R4-Segmenten sich
teilweise um das Doppelte unterscheidet, war das Ergebnis dieser Leistungsanalyse nicht
nachvollziehbar. Aus diesem Grund wurde eine praktische Messung des Leistungsbedarfs
repriasentativ anhand eines Designs durchgefiihrt.

7.7.1 Messaufbau

Fiir die praktische Messung des Leistungsbedarfs einzelner Verdrahtungsvarianten wurde die
,Open Cores“-Implementierung oc des des3perf [124] des weit verbreiteten DES3-
Verschliisselungsverfahrens (DES3-IP) gewihlt. Bei diesem Design liegt der Bedarf an
globalen Verdrahtungsressourcen zwischen 21.272 C4/R4-Segmenten (MPCPlace mit
Minimierung der lokalen Kongestion) und 38.158 C4/R4-Segmenten (SCPlace).
Erwartungsgemaf sollten hier die grofiten Leistungsunterschiede zu messen sein.

Beim DES3-Verschliisselungslagorithmus werden die Daten durch eine Reihe von
Permutationen und Additionen chiffriert. Sowohl die Daten als auch der Schiissel werden bei
der ,,Open Cores‘“-Implementierung parallel zugefiihrt. Zur Generation der Eingangsvektoren
wurde dem urspriinglichen ,,oc_des des3perf*-Design ein 232 Bit breites Ringschieberegister
hinzugefiigt, das mit einem zufillig festgelegten, jedoch fiir alle Messungen identischen Wert
initialisiert wird (Abbildung 7-1). Bei jeder Taktflanke wird der Wert innerhalb des
Schieberegisters um eine Stelle verschoben, somit liegt bei jedem Taktzyklus ein neuer
Klartext und Schliissel vor. Dadurch wird ein Maximum an Schaltaktivititen auf den
benutzten Verdrahtungssegmenten innerhalb der DES3-Komponente erzeugt. Mit dem Reset-
Signal rst konnen die Eingangsvektoren auf Null zurlickgesetzt und somit alle
Schaltaktivititen auf den Verdrahtungssegmenten wirksam unterbunden werden. Weiterhin
kann das Taktsignal c/k und somit auch die Schaltaktivititen der Taktbdume mit Hilfe des
Enable-Signals en ginzlich abgestellt werden.

rst
]
0 | 168 )
1 <—p{ Schliissel
7
. DES3-IP
0 64 64
1 <~ Klartext Cyphertext ——»
1A AN
.4
clk — &
en

Abbildung 7-1: Generation der Eingangsvektoren fiir die DES3-IP.

Nach dem Einbringen des Schieberegisters in das ,,oc des des3perf-Design wurde der
Entwurfsfluss von der Synthese bis zur Verdrahtung erneut durchgefiihrt. Da hierbei die
Datenbusse fiir Schliissel- und Klartexteingabe nicht mehr mit den FPGA-Pins, sondern mit
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den Ausgidngen des Schieberegisters verbunden wurden, ergab sich insgesamt eine
abweichende Nutzung der Verdrahtungsressourcen (Tabelle 7-14). Weiterhin stieg die
Nutzung der Logikressourcen um die 232 Flipflops des Schieberegisters.

. VPack | ARH-Pack MPCPlace
Leistungsbedarf + VPR + VPR SCPlace + Cong. Quartus
#Logikblocke 1.390 1.390 1.489 1.741 1.769
#C4/R4 32.548 27.301 33.325 18.181 24.011

Tabelle 7-14: Ressourcennutzung des modifizierten ,,oc_des des3perf*-Designs.

Als Hardware-Plattform kam das Altera-NIOS-Development-Board zum Einsatz
(Abbildung 7-2). Auf diesem Board sind neben einem Cyclone-EP1C20-Baustein im BGA-
Gehduse diverse Speicher- und Peripheriebausteine enthalten. Das eingesetzte FPGA weist
getrennte Versorgungsschienen fiir die Ein- und Ausgangspins (3,3 Volt) und den FPGA-
Kern (1,5 Volt) auf. Die unterschiedliche Nutzung der Logik- und Verdrahtungsressourcen
der ,,oc des des3perf*-Designvariationen wirkt sich nur auf den Leistungsbedarf des FPGA-
Kerns aus. Zur Messung des durch den FPGA-Kern flieBenden Stroms wurde in den
Strompfad ein Universalmessgerit eingefiigt. Der resultierende Leistungsbedarf ergibt sich
durch die Multiplikation des gemessenen Stroms mit dem Wert der FPGA-Kernspannung von
1,5 Volt.

f f?f?sfaﬁf#ﬂ&’

Abbildung 7-2: Messaufbau zur Messung des Stroms durch den FPGA-Kern.
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7.7.2 Messung und Auswertung des Leistungsbedarfs
Der Strom durch den FPGA-Kern wurde fiir die ,,oc_des_des3perf*-Designvariationen nach
drei folgenden Szenarien gemessen und anschlieBend der Leistungsbedarf ermittelt:

e Keine Schaltaktivititen auf den Verdrahtungssegmenten und dem Taktbaum —
ermittelt wird der statische Leistungsbedarf,

e Schaltaktivititen nur auf dem Taktbaum — nach dem Abzug des statischen
Leistungsbedarfs wird so der Leistungsbedarf des Taktbaums ermittelt,

e Schaltaktivitdten sowohl auf dem Taktbaum, als auch auf Verdrahtungssegmenten —
nach dem Abzug des statischen Leistungsbedarfs wird so der dynamische
Leistungsbedarf ermittelt.

Die ermittelten Leistungswerte sind wie folgt (Tabelle 7-15) zusammengefasst.

Leistungsbedarf _YI\);,CII; AEI-\I;II,);;CI( SCPlace NiPCC;’I:Z‘ce Quartus
statisch 44 mW 44 mW 42 mW 42 mW 45 mW
nur Taktbaum 53 mW 77 mW 81 mW 92 mW 90 mW
dynamisch 909 mW | 914 mW 998 mW | 831 mW 903 mW

Tabelle 7-15: Leistungsbedarf der unterschiedlichen ,,oc_des des3perf*-Designvariationen.

Da der statische Leistungsbedarf nur von der eingesetzten Fertigungstechnologie, Temperatur
und der FPGA-GroBe abhingt, ist dieser bei den unterschiedlichen ,,oc des des3perf*-
Designvariationen nahezu identisch. Der Leistungsbedarf des Taktbaums steigt zusammen mit
der Anzahl der an diesen Taktbaum angeschlossener Logikblocke, da mit jedem zusétzlichen
Logikblock die an den Taktbaum angeschlossene und somit umzuladende
Gesamtleitungskapazitit erhoht wird. Hier zeigen Implementierungen der beiden
Platzierverfahren, die die Anzahl der benutzten Logikblocke verringern (VPack/ARH-
Pack+VPR), erwartungsgemifl den geringsten Leistungsbedarf des Taktbaums auf. Wie
bereits erwartet, weisen die ,,oc_des des3perf*-Designvariationen mit geringerem Bedarf an
globalen Verdrahtungsressourcen in Form der C4/R4-Segmente den niedrigeren dynamischen
Leistungsbedarf auf. Somit wird belegt, dass die Steigerung der Verdrahtbarkeit ein mit
Reduzierung des Leistungsbedarfs einhergehendes Optimierungskriterium darstellt.
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8.1 Uberblick

Das PALLAs-Werkzeug besteht aus einer Tcl/Tk-basierten graphischen Benutzeroberfliache
(GUI) und einer maschinenlesbaren Dynamic-Link-Library (DLL), welche die
Kernfunktionen beinhaltet (Abbildung 8-1). Die Aufgabe der GUI ist neben dem Bereitstellen
einer graphischen Benutzeroberfliche das Aufrufen der DLL-Kernfunktionen und die
Steuerung der Quartus-Werkzeuge. Die DLL wird wihrend der Laufzeit von der Tcl/Tk-GUI
eingebunden. Deren Kernfunktionen beinhalten neben den eigentlichen Clustering- und
Platzieralgorithmen auch die Ein- und Ausgabefunktionen, welche iiber entsprechende
Import- und Exportdateien die Schnittstellen zur Altera-QUIP bilden. Das Zusammenspiel der
einzelnen Komponenten soll an einem kompletten Ablauf des PALLAs-Entwurfsflusses
verdeutlicht werden.

| I I I
| | I I
i i i | TcllTk-GUI
| | I I

v v v v
Parser XML-Parser Verilog-Parser VHDL-Parser
Delay Architektur Netzliste Hierarchie

B i e e

* +71 Y +

Ziel-FPGA [ cell_placer() cell_packer() C++ DLL
el l I
y v v - Objekt
QSF-'?XPOH .Iog-Au;sgabe |:] — Funktion
‘ ‘

Abbildung 8-1: Schematischer Aufbau des PALLAs-Werkzeugs.

Bevor die Clustering- und Platzieralgorithmen ausgefiihrt werden konnen, miissen zahlreiche
Importdateien von eigens zu diesem Zweck implementierten Parsern eingelesen und eine
interne Reprdsentation der eingelesenen Daten in Form von C++-Objekten angelegt werden.
Die von Altera-Quartus erzeugten Netzlistendateien liegen als Schaltungsbeschreibungen in
einer HDL vor, die auf einer Untermenge des Verilog-Sprachumfangs basiert [120]. Der
Verilog-Parser liest die Netzliste ein und erzeugt ein entsprechendes Netzlistenobjekt. Von
Altera werden mit QUIP XML-basierte [100] Architekturbeschreibungen der Cyclone- und
Stratix-Familien zur Verfiigung gestellt. Diese enthalten neben der Beschreibung des
hierarchischen Aufbaus der Logikblocke und der dedizierten Funktionseinheiten auch die
exakte Position der Logikressourcen fiir alle verfliigbaren Mitglieder der beschriebenen
FPGA-Familien [122]. Der XML-Parser setzt eine XML-basierte Architekturbeschreibung in
ein Architekturobjekt mit gleichem logischen Aufbau um. Mit Hilfe eines VHDL-Parsers
werden aus der urspriinglichen  Schaltungsbeschreibung die  Struktur- und
Hierarchieinformationen extrahiert. Sobald die internen Reprisentationen der FPGA-
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Architektur, der Netzliste und der Hierarchie einer Schaltung vorliegen, konnen das Packen
der LUTs und Flipflops in die Logikzellen und das Clustering der Logikzellen erfolgen. Diese
beiden Entwurfsschritte werden von der Kernfunktion cell packer() durchgefiihrt. Die von
der Tcl/Tk-GUI an die cell packer()-Funktion iibergebenen Aufrufparameter bestimmen die
dabei zu verwendenden Pack- wund Clusteringalgorithmen. Die durchgefiihrten
Manipulationen wirken sich direkt auf die interne Netzlistendarstellung aus, so dass nach dem
Clustering-Entwurfsschritt das gleiche Datenobjekt nur noch geclusterte Logik- und RAM-
Blocke aufweist.

Die Platzierung einer Netzliste wird von der Kernfunktion cell placer() durchgefiihrt, welche
von der Tcl/Tk-GUI neben dem zu verwendenden Platzieralgorithmus auch die explizite
Festlegung des Ziel-FPGA erhélt. Aufgrund dieser Vorgabe wird vor der Platzierung zunéchst
eine topologische Abbildung des Ziel-FPGA mit den verfligbaren Logikressourcen aus der
Architekturbeschreibung erzeugt. Wéhrend der Platzierung erfolgt eine Zuordnung der Logik-
und RAM-Blocke des Netzlistenobjekts zu den im Ziel-FPGA-Objekt enthaltenen Kacheln
des gleichen Logikressourcentyps. Zur Auswertung der Verzdgerungszeiten wihrend der
Platzierung wird von Altera eine entsprechende Funktionalitidt zur Verfiigung gestellt. Nach
der Platzierung werden die absoluten Koordinaten aller LUTs, Flipflops und RAM-
Grundzellen als Vorgaben fiir die Quartus-Software in eine QSF-Datei geschrieben. Beim
Ausfiithren von cell packer() und cell _placer() anfallende Informationen werden sowohl {iber
die Tcl/Tk-GUI wiedergegeben als auch zur spéteren Auswertung in die Protokolldateien
geschrieben.

Die Quellen der PALLAs-DLL liegen in der objektorientierten Sprache C++ [99] vor und
umfassen etwa 15.000 Zeilen Quellcode. Die Tcl/Tk-basierte GUI umfasst circa 3.000 Zeilen.
Die Skripte der Sprache Tcl/Tk sind aufgrund zahlreicher Interpreterportierungen auf nahezu
jedem bekannten Betriebssystem (Linux, Unix, Windows, MacOS usw.) ausfiihrbar [110].
Bei der Implementierung der PALLAs-GUI und der PALLAs-DLL wurde auf die
Verwendung systemspezifischer Funktionsaufrufe verzichtet, weshalb zur Portierung auf
weitere Systeme nur eine Neuiibersetzung des DLL-Quellcodes erforderlich ist. Im
Augenblick liegt eine PALLAs-DLL nur fiir Windows-Systeme vor. Die Aufteilung des
PALLAs-Werkzeugs in die beiden Bestandteile erfolgte aufgrund der unterschiedlichen
Anforderungsprofile der PALLAs-Funktionalitit an die Programmiersprachen. Die in
PALLAs implementierten Platzier- und Clusteringalgorithmen miissen, um die Laufzeiten
moglichst gering zu halten, die verfiigbare CPU-Rechenleistung effizient nutzen. Deshalb
wurde fiir diese Algorithmen die maschinennahe Sprache C++ ausgewdhlt. Die graphische
Benutzeroberflidche soll die Interaktion externer Quartus-Werkzeuge und interner PALLAs-
Algorithmen starten und {iberwachen. Die hierzu eingesetzte Skriptsprache Tcl/Tk wurde als
Werkzeugbefehlsprache entworfen und ist fiir diese Aufgaben pridestiniert [87]. Die
Implementierung der geforderten PALLAs-Funktionalitit unter Verwendung von zwei
Programmiersprachen mit unterschiedlichen Einsatzprofilen ermoglichte deshalb einen sehr
kompakten und gut lesbaren Quellcode.

Die Verwendung der PALLAs-Software erfordert eine vorinstallierte und lizenzierte Altera-
Quartus-II-Entwicklungsumgebung [109], da u. a. Synthese, Verdrahtung und Timing-
Analyse von der Altera-Quartus-II-Software durchgefiihrt werden. Weiterhin werden in der
Altera-QUIP [108] enthaltene Architekturbeschreibungen und Verzdgerungszeitendateien der
Cyclone- und Stratix-FPGA-Familien bendtigt. Zur Ausfithrung der Tcl/Tk-Skripte muss ein
Tcl/Tk-Interpreter auf dem System eingerichtet sein. Hier bildet die ActiveTcl-Distribution
von ActiveState den Industriestandard [111].
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8.2 Interne Datenstrukturen

8.2.1 Architekturobjekt

Ein Architekturobjekt wird vom XML-Parser angelegt und anhand einer vorliegenden XML-
Architekturdatei mit Inhalten in der Form von Datenstrukturen gefiillt. Nach dem Parsen
beinhaltet ein Architekturobjekt eine vollstdndige Beschreibung einer Altera-Zielarchitektur.
Die hierarchische Anordnung der Datenstrukturen spiegelt die logische Struktur der XML-
Architekturbeschreibung (vgl. Abbildung 8-2 und [122]) wider.
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Abbildung 8-2: Baumdarstellung eines Architekturobjekts
(optionale Datenstrukturen sind gestrichelt dargestellt).

Ein Architekturobjekt besteht in der Regel aus mehreren Block- und Device-Strukturen. Die
Block-Strukturen deklarieren jede einzelne FPGA-Logikressource unter Angabe der
verwendeten Schnittstellen, der relativen Position der Schnittstellen und der Kachelgro3e. Die
so beschriebenen Logikressourcen konnen wiederum iiber die Subblock-Struktur zur
Beschreibung der iibergeordneten und hierarchisch aufgebauten Logikressourcen, wie der
Logik- und RAM-Blocke, eingebunden werden.
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8 Implementierung

Eine FPGA-Familie besteht in der Regel aus einigen wenigen, unterschiedlich groB3en Chip-
Typen, die in eine Vielzahl von Gehduseformen eingebettet werden. Die Beschreibung aller
verfiigbaren Mitglieder einer FPGA-Familie erfolgt iiber die Device-Struktur. Die darin
enthaltenen Block-Instance-Strukturen beschreiben unter Angabe der verwendeten
Logikressourcen und deren absoluten Position die topologische Struktur eines FPGA-Chips.
Die Gehauseformen, in welche die beschriebenen FPGA-Chips eingebettet werden konnen,
sind wie ihre Pin-zu-Pad-Zuordnungen gesondert in der Package-Struktur zusammengefasst.

8.2.2 FPGA-Objekt

Die zur Erstellung eines FPGA-Objekts, welches einen bestimmten FPGA-Baustein
reprisentiert, bendtigten Informationen werden von der cell placer()-Funktion aus dem
Architekturobjekt der Zielarchitektur extrahiert. Ein FPGA-Objekt beschreibt die Topologie
des FPGA-Bausteins, den der PALLAs-Anwender als Ziel-FPGA {iiber die Vorgaben
bestimmt hat. Die Verkniipfung der Kachelstrukturen liber so genannte Corner-Stitches-
Zeiger innerhalb eines FPGA-Objekt ermoglicht eine duBerst effiziente Implementierung
grundlegender Funktionen wie Suchen der Nachbarkachel, Suchen einer Kachel an einer
bestimmten Koordinate und vor allem ,,.Durchwandern® der RAM- bzw. Logikblockspalten
[86]. Jede Kachel enthélt unabhéngig von ihrer Gro3e vier Corner-Stitches-Zeiger (zwei an
der rechten oberen und zwei an der linken unteren Ecke), die auf die benachbarten Kacheln
verweisen (Abbildung 8-3). Dadurch kann, ausgehend von einer Kachelstruktur, unabhingig
von der tatsdchlichen Anordnung der Kachelstrukturen im Arbeitsspeicher, mit geringem
Aufwand eine beliebige andere Kachelstruktur erreicht werden.
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Abbildung 8-3: Gegenseitige Verkniipfung der Kacheln iiber die Corner-Stitches-Zeiger.

Ein FPGA-Objekt enthidlt neben den Angaben zu den Abmessungen des FPGA-Chips und der
Kachelgesamtanzahl einen Speicherarray, in dem die Kachelstrukturen abgelegt sind
(Abbildung 8-4). Wie bereits erldutert, sind die Kachelstrukturen untereinander iiber die
Corner-Stitches-Zeiger verkniipft. Weiterhin sind in der Kachelstruktur die Abmessungen, die
absoluten Koordinaten und der Kacheltyp vermerkt. Die Typangabe stellt sicher, dass die
Platzierfunktion nur typidentische Logikressourcen den Kacheln zuordnen kann. Die
Zuordnung der Logikressourcen zu einer Kachel erfolgt iiber den Target-Zeiger, der auf die
entsprechende Logikressource in dem Netlistenobjekt verweist. Bei dem MPCPlace-
Platzierverfahren kann die Uberbenutzung der globalen Verdrahtungsressourcen modelliert
und tiber die Einschrinkung der benutzbaren Logikblock-Eingénge reduziert werden. Die
Anzahl der nutzbaren Logikblock-Eingéinge wird bei den Logikblockkacheln iiber die
Variable Usable Inputs eingeschriankt.
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Abbildung 8-4: Baumdarstellung eines FPGA-Objekts
(optionale Datenstrukturen sind gestrichelt dargestellt).

8.2.3 Netzlistenobjekt

Sowohl die Netzliste selbst als auch die in ihr enthaltenen logischen Ressourcen weisen eine
Selbstdhnlichkeit auf. So besteht eine Netzliste aus untergeordneten Modulen wie den RAM-
und Logikbldcken, die miteinander iiber Netze verbunden sind. Die Schnittstelle nach Au3en
bilden die Ein- und Ausginge des FPGA. Betrachtet man z. B. einen Logikblock, so ist dieser
auch aus untergeordneten Modulen (Logikzellen) aufgebaut, die untereinander verdrahtet
sind. Die Schnittstellen nach Auflen sind die Ein- und Ausginge des Logikblocks. Die
Logikzellen bestehen wiederum aus LUTs und Flipflops. Es war deshalb nahe liegend, fiir die
Netzliste und fiir jede einzelne Logikressource nicht ein jeweils spezifisches, sondern ein
universelles Datenobjekt festzulegen. Die Grundlage zur Représentation einer Netzliste und
aller Logikressourcen bildet das Zellenobjekt (Abbildung 8-5).

—{ Type | Name ‘
o—{ XIY-Extent | Source ‘
.._{ Wire Destination ” :

| cell | { Cell ”—« | oo

Port Name [ —| Tile |

Netzlistenobjekt Logikblockobjekte Logikzellenobjekte

Abbildung 8-5: Reprdsentation einer Netzliste iiber verschachtelte Zellenobjekte
(optionale Datenstrukturen sind gestrichelt dargestellt).

Das Zellenobjekt wurde so ausgelegt, dass eine hierarchische Verschachtelung der einzelnen
Objektinstanzen moglich ist. Die oberste Instanz des Zellenobjekts (in Abbildung 8-5 ist das
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8 Implementierung

die Wurzel der Baumstruktur) reprédsentiert die Netzliste selbst. Die im Netzlistenobjekt
aufgelisteten Netze (Wire-Strukturen) miissen auf der globalen Ebene verdrahtet werden. Die
Schnittstellen nach Aullen (Connection-Strukturen) sind durch die Namen der FPGA-Pads
und die Zeiger auf die mit diesen Pads verbundenen Netze vollstindig beschrieben. Die in
einer Netzliste enthaltenen Logikressourcen in Form von RAM- und Logikblocken werden in
dem zugehorigen Netzlistenobjekt iiber ein Zeigerarray referenziert und als Zellenobjekte
eingebunden.

Die Bedeutung der im Zellenobjekt enthaltenen Strukturen variiert auf den unterschiedlichen
Hierarchieebenen. So beschreiben die in den Logikblockobjekten enthaltene Wire-Strukturen
Netze, die nur lokal innerhalb der entsprechenden Logikblocke zu verdrahten sind. Die
Connection-Strukturen der Logikblockobjekte legen fest, mit welchen global zu
verdrahtenden Netzen des iibergeordneten Netzlistenobjekts die Ein- und Ausginge der
Logikblocke verbunden sind. Wéhrend der Platzierung wird die Zuordnung eines RAM- oder
Logikblocks zu einer RAM- oder Logikblockkachel mit Hilfe eines 7ile-Zeigers hergestellt,
der im Netzlistenobjekt ohne Funktion war. Uber ein Zeigerarray werden die in einem
Logikblock enthaltenen Logikzellen referenziert und wiederum als Zellenobjekte
eingebunden.

8.3 Export der Platzierungsinformationen

Nach der Platzierung sind zwischen allen Logikressourcen eines Netzlistenobjekts und den
belegten Kacheln eines FPGA-Objekts Verkniipfungen in Form von gegenseitigen
Referenzen hergestellt. Damit eine Platzierung von der Quartus-Software iibernommen
werden kann, miissen die individuellen Bezeichner der verwendeten Logikressourcen
zusammen mit den absoluten Positionen der zugeordneten Kacheln in einer QSF-Datei
vermerkt werden. Uber diese werden die Positionen aller LUTs, Flipflops und RAM-
Grundzellen an die Quartus-Software mitgeteilt.

Die Festlegung der absoluten Positionen der LUTs und Flipflops erfolgt iiber die Angabe der
X/Y-Koordinaten der zugeordneten Logikblockkachel und ggf. liber die explizite Angabe der
zu verwendenden Logikzellenposition innerhalb des Logikblocks. Wird die optionale Angabe
der Logikzellenposition weggelassen, entscheidet das Verdrahtungswerkzeug anhand des
Verdrahtungsgraphen, welche Logikzellenposition die verdrahtungstechnisch glinstigste ist
und zu verwenden sei. Fiir die Ubergabe der LUT- und Flipflop-Positionen empfiehlt Altera
nur die X/Y-Koordinaten der entsprechenden Logikblockkachel zu iibergeben, weil dadurch
das Verdrahtungswerkzeug mehr Freiheitsgrade erhélt [121]. Dabei geht allerdings die
Information tiiber die Logikzellenzusammensetzung verloren, die beim Packen der
Logikzellen gewonnen wurde.

Leider ist festzustellen, dass das Quartus-Verdrahtungswerkzeug nicht immer in der Lage ist,
die einem Logikblock iiber dessen X/Y-Koordinaten zugeordneten LUTs und Flipflops
effektiv in die Logikzellen zu packen. Bei nahezu vollstindig belegten Logikressourcen eines
Logikblocks und zahlreichen, den LUTs vor- und nachgeschalteten Flipflops kann das
Verdrahtungswerkzeug nicht erkennen, welche LUTs und Flipflops zusammen in die
Logikzellen zu packen sind, damit eine flichenoptimale Losung entsteht. Dieses Problem
entspricht im Wesentlichen dem in Abschnitt 4.1 geschilderten (vgl. auch Abbildung 4-2).
Um die Zugehorigkeit der LUTs und Flipflops zu einer Logikzelle sicherzustellen, {iberpriift
PALLAs bei der Ausgabe der LUT- und Flipflop-Koordinaten, ob eine alternative Zuordnung
der LUTs und Flipflops zu den Logikzellen durch das Verdrahtungswerkzeug moglich ist.
Wenn dies der Fall ist, werden die betroffenen LUTs und Flipflops mit expliziten Angaben
der Logikzellenposition versehen und somit wird Mehrdeutigkeit ausgeschlossen. Leider wird
auf diese Weise auch der Freiheitsgrad des Verdrahtungswerkzeugs eingeschrinkt und somit
unter Umstidnden nur eine suboptimale Verdrahtung erzeugt.
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Das im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Werkzeug PALLAs hat demonstriert, dass, sofern
seitens der FPGA-Hersteller detaillierte Informationen zum Aufbau ihrer FPGAs und die
Softwareschnittstellen offen gelegt werden, durchaus Softwarelosungen moglich sind, die in
der Qualitdt bzgl. eines Optimierungsziels bessere Ergebnisse liefern koénnen als die
herstellereigene EDA-Werkzeuge. Moglich wird das deshalb, weil die von FPGA-Herstellern
angebotene Software in der Regel ein Gleichgewicht zwischen mehreren Optimierungszielen
wie der maximalen Taktfrequenz, der Logiknutzung, der Verdrahtbarkeit und der Rechenzeit
zu erreichen anstrebt. Die dabei verwendeten Algorithmen miissen zahlreiche FPGA-
Architekturen unterstiitzen und nutzen deshalb die Besonderheiten einzelner FPGA-
Architekturen, wie die lokalen Inter-Logikblockressourcen, nur unzureichend. Aufgrund der
Spezialisierung des Werkzeugs PALLAs auf den Altera-Cyclone- und Stratix-Architekturen
war es deshalb moglich, Platzierlosungen zu erzeugen, die nahezu durchgehend bessere
Verdrahtbarkeit aufwiesen als die implementierten akademische Referenzverfahren und die
Altera-Quartus-Software. Die Weiterentwicklung des Werkzeugs PALLAs kann in mehreren
Richtungen erfolgen:

e Bisher ist nichts liber die Verdrahtungsstrategien des Quartus-Verdrahtungswerkzeugs
bekannt. Die Kostenfunktion Cj; fiir den zweiten Platzierdurchlauf bevorzugt zwar die
empirisch ermittelten verdrahtungsgiinstigeren Platzierpositionen; es sind jedoch
weitere Verbesserungen in der Platzierqualitdt denkbar, wenn die Kostenfunktion Cj;
die tatsdchliche Verdrahtungsstrategie des Quartus-Verdrahtungswerkzeugs
beriicksichtigt. Hierzu ist die statistische Analyse zahlreicher fertig verdrahteter
Designs erforderlich, die eine genauere Erkenntnis dariiber liefern soll: 1.) welche
Platzierpositionen, die bisher in Cj; nicht beriicksichtigt wurden, fiir weiter entfernte
Signalsenken zu bevorzugen sind und 2.) wie genau die Korrekturfaktoren zu
gewichten sind. Auf diese Weise wird auch eine Festlegung der Kostenfunktion Cj; fiir
neuere Cyclone- und Stratix-Architekturen vereinfacht, die {iber zuséatzliche
heterogene Verdrahtungsressourcen verfiligen.

e Designs mit einem {berdurchschnittlichen Anteil an Carry-Chains, wie das
oc_video_dct-Design, fiihren bisher zu hohen Werkzeuglaufzeiten. Daraus lisst sich
schlieBen, dass die bisherige Strategie zum Bewegen der Carry-Chains sehr lange Zeit
bendtigt, um einen Bereich zu finden, der eine zu bewegende Carry-Chain aufnehmen
kann. Wenn diese Strategie angepasst wird, ist mit Reduzierung der Laufzeiten bei
DSP-lastigen Designs zu rechnen.

e Die Laufzeiten von MPCPlace konnen reduziert werden, wenn die
architekturbezogenen Korrekturfaktoren der Kostenfunktion Cj; nicht wie bisher, aus
der gegenseitigen Logikzellenpositionen zeitaufwendig berechnet, sondern aus einem
Konstantenarray ermittelt werden.

e Der fiir die Platzierung mit Simulated Annealing erforderliche Aufwand wéchst
tiberproportional mit der Anzahl der zu platzierenden Blocke. Dieses Verfahren
erweist sich vor allem bei groBen Designs und bei der Platzierung der Logikzellen als
sehr rechenintensiv auf. Der Einsatz eines anderen (iterativen) Platzierverfahrens kann
hier eine Reduzierung der Platzierlaufzeiten bewirken. Ob und wie die Kostenfunktion
Cy; dazu angepasst werden muss, soll hierbei unbedingt untersucht werden, da nicht
alle Platzierverfahren mit derart komplexen Kostenfunktionen funktionieren.

e Beriicksichtigung der Signallaufzeiten in der Kostenfunktion Cj;, um hdhere
Taktfrequenzen der erzeugten Platzierldsungen zu erreichen.
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9 Ausblick

Wihrend des Einsatzes der QUIP-Schnittstellen und der Altera-Quartus-Software sind einige
Unzulinglichkeiten aufgefallen (sieche Abschnitte 8.3, 7.4 und 7.7). Deshalb werden an dieser
Stelle folgende Verbesserungswiinsche an Altera gerichtet:
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Die Ubergabe der Logikzellenkoordinaten iiber eine QSF-Datei sollte dahingehend
erweitert werden, dass dem Verdrahtungswerkzeug die Zuordnung einer LUT und
eines Flipflops zu einer Logikzelle explizit mitgeteilt werden kann. Dadurch wéren
vermutlich noch bessere Verdrahtungsergebnisse der mit PALLAs erzeugten
Platzierungen erreichbar.

Die Veroffentlichung der Verdrahtungsgraphen fiir die FPGA-Architekturen. Auf
diese Weise konnen die Strategien der Tools noch mehr an die Zielarchitekturen
ausgerichtet und vermutlich bessere Ergebnisse erreicht werden.

Die Unterstiitzung der lokalen Inter-Logikblockverdrahtungsressourcen durch die
Quartus-Software sollte verbessert werden, um die globalen Verdrahtungsressourcen
zu entlasten.

Es st wiinschenswert, bei der Leistungsbedarfanalyse die Nutzung der
Verdrahtungsressourcen mit einzubeziehen. Nach Ansicht des Autors ist das bisher
nicht der Fall.



Anhang A - Bedienung

A-1 Graphische Benutzeroberflache

Die Steuerung und Bedienung der PALLAs-Software erfolgen komplett {iber die graphische
Tcl/Tk-Benutzeroberflache. Das Hauptfenster der PALLAs-Benutzeroberfldche ist funktional
in sechs unterschiedliche Bereiche aufgeteilt (Abbildung A-1).
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Abbildung A-1: Unterteilung des Hauptfensters der PALLAs-Benutzeroberfldche in
Hauptmeniileiste (1), Funktionstastenleiste (2), Projektbereich (3),
Editorbereich (4), Textausgabe (5) und Statusleiste (6).

In der Hauptmeniileiste (1) zusammengefasste Meniipunkte stellen Funktionen zu
Projektverwaltung, Anpassen der Projektoptionen, Editieren von gedffneten VHDL-Dateien,
Stapelverarbeitung mehrerer Projekte und Anpassung der Hauptfensterdarstellung zur
Verfiigung. Die Funktionstastenleiste (2) bietet einen schnellen Zugriff auf die héufig
bendtigten Funktionen und auf die Ablaufsteuerung des implementierten Entwurfsflusses. Der
Projektbereich (3) zeigt die zu einem Projekt zugehorigen Dateien (File Manager) und die
hierarchische Struktur (Hierarchical View) der vorliegenden Schaltungsbeschreibung unter
zwei unabhédngigen Reitern an. Er bietet aulerdem Meniis mit kontextsensitiven Funktionen
zur Projektverwaltung an. Das Editieren oder Betrachten der Dateien eines PALLAs-Projekts
erfolgt im Editorbereich (4) des Hauptfensters. Die wéhrend der einzelnen Entwurfsschritte
anfallenden Textmeldungen der Quartus-Werkzeuge und der DLL-Funktionen werden im
Textausgabebereich (5) wiedergegeben. Die Statusleiste (6) stellt allgemeine Informationen
zu einem angewdhlten Meniipunkt oder zu einem gerade ausgefiihrten Entwurfsschritt dar.
Bei der Entwicklung der PALLAs-Benutzeroberfliche wurde auf mdglichst intuitive und
selbsterkldarende Handhabung der grundlegenden Funktionen geachtet.

101



Anhang A

A-2 Entwurfsschritte

Das Auswihlen der durchzufiihrenden Entwurfsschritte erfolgt iiber den Aktionsbutton der
Funktionstastenleiste (Abbildung A-2). Dieser legt fest, welche Entwurfsschritte
(einschlieBlich des ausgewidhlten Entwurfsschritts) ausgefiihrt werden sollen. Reihenfolge und
Anordnung der einzelnen Entwurfsschritte innerhalb der Auswahlliste entsprechen dabei dem
»top-down“-PALLAs-Entwurfsfluss (vgl. Abbildung 3-1). Durch Betdtigen des direkt rechts
neben dem Aktionsbutton positionierten Startknopfs wird die Ausfithrung der
Entwurfsschritte gestartet. Von der Ausfiihrung ausgenommen werden die Entwurfsschritte,
deren Ergebnisse bereits vorliegen. So ist es moglich, die Schaltung nur ein Mal zu
synthetisieren und dieselbe Netzliste bei unterschiedlichen Platzierdurchldaufen zu verwenden.

{ PALLAs v1.0a =]}

Project File Edit  Misc Show

&l I:‘“:‘,s:f “[‘|E¢‘.J_;J‘Al:linn: create =) n '|‘g;
create
synthesis
clustering
place
route
analysis

Abbildung A-2: Auswahl der Entwurfsschritte iiber die Aktions-Auswahlbox
der Funktionstastenleiste.

Wihrend einzelner Entwurfsschritte werden folgende Aktionen ausgeldst und durchfiihrt:

e Bevor die Synthese einer Schaltungsbeschreibung mit Quartus stattfinden kann, muss
ein Quartus-Projekt mit einer zunichst leeren Datenbank angelegt werden. Der
Entwurfsschritt create libernimmt die Bausteinvorgaben und Syntheseeinstellungen
und erzeugt ein Quartus-Projekt. Das erneute Ausfiihren dieses Entwurfsschritts ist
unbedingt erforderlich, wenn die Baustein- bzw. Synthesevorgaben geédndert oder
neue HDL-Dateien zum PALLAs-Projekt hinzugefiigt wurden. Weiterhin wird beim
Entwurfsschritt create die Struktur der Schaltungsbeschreibung vom VHDL-Parser
analysiert und danach als Baumstruktur im Projektbereich dargestellt.

e Beim Entwurfsschritt synthesis werden das Quartus-Synthesewerkzeug gestartet und
die Synthese der Schaltungsbeschreibung durchgefiihrt. Nach einer erfolgreichen
Synthese wird die Netzliste aus der Quartus-Datenbank extrahiert und als eine VQM-
Datei dem PALLAs-Projekt hinzugefiigt. AnschlieBend wird mit dem XML-Parser die
Architekturbeschreibung der Zielarchitektur und mit dem Verilog-Parser die Netzliste
eingelesen. Nach dem synthesis-Entwurfsschritt liegen PALLAs die internen
Reprisentationen der Netzliste, der Schaltungsstruktur und der Zielarchitektur vor.

e Mit clustering werden das Packen der LUTs und Flipflops in die Logikzellen und das
Clustern der Logikzellen durchgefiihrt.

e Nach dem Starten des place-Entwurfsschritts wird zunichst eine interne
Représentation des Ziel-FPGA anhand der Architekturbeschreibung der FPGA-
Familie erzeugt. Anschliefend erfolgen Platzierung der bereits geclusterten Netzliste
und Ausgabe der Platziervorgaben in eine QSF-Datei.

e Die Platziervorgaben werden von dem Quartus-Verdrahtungswerkzeug libernommen
und die Verdrahtung durchgefiihrt, nachdem der Entwurfsschritt route gestartet wurde.

e Nach der Verdrahtung kann die Verdrahtungs- und Timing-Analyse durch den
Entwurfsschritt analysis vorgenommen werden. Dabei werden Nutzung der
Verdrahtungssegmente und maximale Taktfrequenz ermittelt.
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A-3 Projektoptionen

Auswabhl des Ziel-FPGA, Verhalten des Quartus-Synthesewerkzeugs und der implementierten
Platzier- und Clustering-Algorithmen werden bei PALLAs zentral {iber die Projektoptionen
gesteuert. Nach dem Aufrufen des Meniipunkts Project— Options konnen diese vom Benutzer
festgelegt werden. Bei der Auswahl des Ziel-FPGA kann zwischen den verfiigbaren
Mitgliedern  der  Altera-Cyclone- und  Stratix-Familien  entschieden = werden
(Abbildung A-3a). Die Syntheseoptionen beinhalten die wichtigsten Einstellungen der
Logikoptimierung (Abbildung A-3b).

{ Project options =10 =] { Project options ===
Device | Synthesis | Clustering | Placement 143 P Device Synthesi ]l’" tering | Pl t143 M
—Family & Pin Opti —Synthesis Opti

Family: W Check Syntax: off <
Member: ’m Register Retiming:  |off =
Package: ’m Logic Optimization: m
Pin Count: m Restructure Muxes: m
Speed Grade: [C6 | State Encoding: [aste ]

Cancel | Reset | OK Cancel | Reset | 0K

(a) (b)

Abbildung A-3: Projektoptionen zur FPGA-Auswahl (a) und Syntheseeinstellungen (b).

Die unter dem Reiter Synthesis vorgenommenen Einstellungen (Abbildung A-3b)
beeinflussen direkt die Synthesestrategie des Quartus-Synthesewerkzeugs und haben folgende
Auswirkungen [118]:

e Die Einstellung Check Syntax legt fest, ob vor der Synthese eine syntaktische
Uberpriifung der Schaltungsbeschreibung durchzufiihren ist.

e Das Aktivieren der Register Retiming-Option erlaubt eine Verschiebung der
vorhandenen Flipflops innerhalb der kritischen Pfade und eine Flipflopduplizierung
wihrend der Synthese. Dadurch kann unter Umstinden die Tiefe der kritischen Pfade
verringert werden.

e Die Vorgabe Logic Optimization legt fest, ob wihrend der Synthese die Fliche, die
Geschwindigkeit oder beides zu optimieren ist.

e Die Einstellung Restructure Muxes erlaubt dem Synthesewerkzeug, mit Hilfe von
Multiplexern modellierte Busse zu identifizieren und in Hinblick auf die vorliegende
Logikzellenarchitektur zu optimieren.

e Uber die Vorgabe State Encoding wird die Art und Weise festgelegt, wie die Zustinde
der identifizierten Zustandsmaschinen zu kodieren sind. Moglich sind
benutzerdefinierte, One-Hot und Ein-Bit-Kodierungen.

Das nidchste Optionsfenster enthdlt FEinstellungen fiir die Pack- und Clustering-
Entwurfsschritte (Abbildung A-4a).
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f Project options ;Iglil { Project options ;Iglll
Device | Synthesis Clustering l Placement 1/3 | Device ] Synthesis ] Clustering Placement 173 p|
Clustering & Packing Opti Placement Opti
LC Packing Algorithm: ’m Placement Style: ’WSL‘
Clustering Algorithm: ’W‘ srand[] Init Yalue: 1 S
Timing Driven Clustering: ’m Linear Cong. Cost Calc. l
LB Packing Capacity: full A

Cancel | Reset | 0K Cancel | Reset | M

(a) (b)

Abbildung A-4: Projektoptionen der Clustering- (a) bzw. Platzierentwurfsschritte (b).

Die unter dem Reiter Clustering (Abbildung A-4a) vorgenommenen Einstellungen bestimmen
die zu verwendenden Pack- und Clustering-Verfahren:

Als Packverfahren kann bei der Auswahlbox LC Packing Algorithm entweder die
Standardvorgehensweise, bei der nur die nachgeschalteten bzw. auch die
vorgeschalteten Flipflops beriicksichtigt werden, oder das Packen der Logikzellen
nach dem LFF-Prinzip bestimmt werden.

In der Auswahlbox Clustering Algorithm kann einer der vier bei PALLAs
implementierten Algorithmen (ARH-Pack, VPack, RPack und iRAC) als Clustering-
Verfahren ausgewihlt werden.

Wird die Vorgabe Timing Driven Clustering gesetzt, versuchen die Clustering-
Algorithmen die Lédge der kritischen Pfade zu reduzieren, indem die zu einem
kritischen Pfad zugehorenden Logikzellen bevorzugt in den gleichen Cluster gepackt
werden.

Uber die Option LB Packing Capacity kann die Logikzellenkapazitit der Logikblocke
auf unter zehn Logikzellen herabgesetzt werden. Die Einstellung aufo fiihrt zu einer
Gleichverteilung der Logikzellen auf alle Logikblocke des Ziel-FPGA.

Die Vorgaben an den Platzier-Entwurfsschritt sind iiber drei Optionsfenster verteilt
(Abbildung A-4b und Abbildung A-5). Unter dem ersten Reiter, Placement 1/3, konnen
folgende gemeinsame Einstellungen fiir alle verfiigbaren Platzierverfahren festgelegt werden:
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Unter Placement Style kann der zu verwendende Platzieralgorithmus vorgegeben
werden. Zur Auswahl stehen die Platzierungen mit VPR (classic), SCPlace (flaf) und
MPCPlace (multipass).

Bei der Platzierung mit Simulated Annealing wird zur Generierung der Bewegungen
eine Pseudo-Zufallsfunktion verwendet. Die von dieser Zufallsfunktion erzeugten
Zufallszahlenreihen hingen von einem Initialwert ab, gleiche Initialwerte fiihren zu
identischen Zufallszahlenreihen. Der Initialwert der Zufallsfunktion kann in dem
Eingabefeld srand() init value vorgegeben werden.

Beim Aktivieren der Option linear cong. cost calc. werden die Korrekturfaktoren fiir
die Bounding-Boxen aller Netze in Abhédngigkeit vom Fanout geméal [58] berechnet.
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 Project options I [l f Project options I ] 3
APlacement 173 Placement 2/3 | Placement 3/3 | 4 t13 | P t2/3 Placement 3/3 |
—Single ! First Pass SA Opti —Optional Second Pass 54 Options
Epsilon: m Epsilon: m
InnerNum: m InnerNum: '5—§|
T_start: m T start: m
T_start Calculation v T_start Calculation v
T_start Multiplication Factor: W T_start Multiplication Factor: m
Block Move Rate: I BBox Cost Correction v
Local Congestion Reduction r

Cancel | Reset | 0K| Cancel | Reset | 0K

(a) (b)

Abbildung A-5: Weitere Projektoptionen des Platzierentwurfsschritts.

Unter dem zweiten Reiter der Platzierung, Placement 2/3 (Abbildung A-5a), sind die
Abkiihlungsschema-Einstellungen fiir den ersten (MPCPlace) bzw. den einzigen (VPR und
SCPlace) SA-Platzierdurchlauf zusammengefasst:

Die Faktoren ¢ und InnerNum (vgl. Abschnitt 6.3) bestimmen das SA-
Abbruchkriterium und die Anzahl der pro Temperaturschritt auszuwertenden
Bewegungen.

Die SA-Starttemperatur, 7 start, kann entweder fest vorgegeben oder ndherungsweise
bestimmt werden (vgl. Abschnitt 6.2; Schalter T start Calculation in Abbildung
A-5a). Die nidherungsweise bestimmte Temperatur wird mit einem variablen Faktor,
T start Multiplication Factor, multipliziert.

Bei der Platzierung mit SCPlace kann iiber Block Move Rate der prozentuale Anteil
der Logikblockbewegungen an der Gesamtanzahl der durchzufiihrenden Logikzellen-
und Logikblockbewegungen festgelegt werden.

Der dritte Reiter der Platzieroptionen, Placement 3/3 (Abbildung A-5b), ist nur bei der
Auswahl des MPCPlace-Platzierverfahrens verfiigbar und legt die Optionen fiir den zweiten
Platzierdurchlauf fest. Das Abkiihlungsschema beim zweiten Durchlauf wird auf gleiche
Weise wie beim ersten Durchlauf beeinflusst. Spezifisch fiir den zweiten MPCPlace-
Durchlauf sind folgende Einstellungen:

Wird die Option BBox Cost Correction aktiviert, werden die architekturabhidngigen
Korrekturfaktoren der Kostenfunktion Cj entsprechend der Tabelle 6-2 berechnet.
Anderenfalls entspricht die beim zweiten Durchlauf verwendete Kostenfunktion der
Kostenfunktion C;.

Die Modellierung und Reduzierung der lokalen Uberbenutzung der
Verdrahtungsressourcen (vgl. Abschnitt 6.9) wird iiber die Option Local Congestion
Reduction aktiviert. Die Wirksamkeit der Vorgehensweise kann unter Umstinden
erhoht werden, wenn beim Clustering-Entwurfsschritt die Logikblocke nicht bis an
ithre Kapazititsgrenzen gepackt werden (Option Clustering/LB Packing Capacity).
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A-4 Stapelverarbeitung

Das PALLAs-Werkzeug bietet die Moglichkeit, bereits angelegte Projekte iiber die
Stapelverarbeitung den einzelnen Entwurfsschritten zu unterwerfen. Dabei werden alle
Projekte des Benchmarks-Unterordners automatisch einer nach dem anderen gedffnet,
gewlinschte Entwurfsschritte durchgefiihrt, Ergebnisse in die Protokolldateien geschrieben
und das jeweilige Projekt wieder geschlossen. Diese Automatisierung hat sich besonders bei
der Festlegung und Optimierung der architekturbezogenen Korrekturfaktoren der
Kostenfunktion C; als sehr zeitsparend erwiesen. Um PALLAs in den
Stapelverarbeitungsmodus zu  versetzen, miissen zundchst die durchzufiihrenden
Entwurfsschritte festgelegt werden. Die entsprechenden Optionen konnen nach dem Aufruf
des Meniipunkts Misc— Batch Options festgelegt werden (Abbildung A-6).

f Benchmark Batch I ] 4|

Options l

Batch Rerun Options
[~ Synthesis

¥ Clustering

¥ Place

¥ Route

Cancel | Reset | 0K|

Abbildung A-6: Optionsfenster der Stapelverarbeitung.

Zum Starten der Stapelverarbeitung muss der Menilipunkt Misc—Batch Run aufgerufen
werden. Nach der Stapelverarbeitung liegen die Protokolldateien in dem Ordner mit der
graphischen Tcl/Tk-Benutzeroberfldche vor.
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Anhang B - Dateiformate

Dieser Abschnitt enthélt die Beschreibungen der PALLAs-eigenen Formate der Projekt-,
Protokoll- und Kongestionsdateien, auf die Bezug in dieser Arbeit genommen wurde. Die fett
gedruckten Zeilennummern sind nicht Bestandteil der beschriebenen Dateiformate und dienen
nur der Referenzierung.

B-1 Pre-Routing-Kongestionsdatei

Die Pre-Routing-Kongestionsdatei (pre_route.cmap) wird vom MPCPlace-Algorithmus nach
der letzten SA-Iteration angelegt, falls der Anwender die Modellierung und Reduzierung der
Uberbenutzung globaler Verdrahtungsressourcen selektiert hat. Sie spiegelt fiir jede
Logikblockkachel die laut dem erzeugten Modell an dieser Kachel und in der ndheren
Umgebung auftretende Kongestion der Verdrahtungsressourcen wider. Sie protokolliert
auBlerdem die Einschrankung der nutzbaren Logikblock-Eingédnge.

[y

X Y CONG AVG PINs
2. 1 1 171.873 208.944 26

26 17 360.453 401.226 26
27 17 222.261 365.937 26

= w

Zeile(n) Bedeutung
1 - Beschriftung der entsprechenden Spalten.

2-4 - (1.) Angabe der X/Y-Koordinaten einer belegten FPGA-Kachel, (2.) die laut
dem internen Modell an dieser Kachel auftretende Uberbenutzung der globalen
Verdrahtungsressourcen, (3.) der Kongestion-Durchschnittswert (gebildet aus
fiinf benachbarten Kacheln) und (4.) die FEinschrinkung der nutzbaren
Logikblockeinginge.

B-2 Routing-Kongestionsdatei

Jede FPGA-Kachel der Altera-Cyclone-Architektur bildet einen Startpunkt von genau 40
R4/C4-Verdrahtungssegmenten. Wihrend der Analyse einer erzeugten Verdrahtung extrahiert
PALLAs die Zahlen iiber tatsdchlich verwendete R4/C4-Verdrahtungssegmente aus der RCF-
Datei und legt diese Information in der Routing-Kongestionsdatei (Projektname.cmap) ab.

1. X Y CNT
2. 0 0 6
3. 28 17 0
4. 28 18 0

Zeile(n) Bedeutung

1 - Beschriftung der entsprechenden Spalten.
2-4 - (1.) Angabe der X/Y-Koordinaten einer FPGA-Kachel und (2.) Angabe der
Anzahl der tatsdchlich verwendeten R4/C4-Segmente, deren Ursprung an
derselben Kachel liegt.
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B-3 Statistikdatei

In der Statistikdatei (statistics.log) werden die wéhrend der einzelnen Entwurfsschritte
anfallenden Informationen {iber die (voraussichtliche) Nutzung der Logik- und
Verdrahtungsressourcen gespeichert. Dieselben Informationen werden auch in der
graphischen PALLAs-Oberfliche in dem Textausgabebereich wiedergegeben.

"C:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/oc_pavr.ppj"”

Info: Path length statistics (clustering is ignored):
Info: path length = 1, path count = 0

N e

Info: path length = 43, path count = 8596
7. Info: path length = 44, path count = 1042

.°\

8. Info: average path length = 22, std. deviation = 3.7
9. Info: critical path depth: 44

10. Info: #lcells: 3827, thereof dual: 329; #ec: 8, #nets: 4418, #conns: 21420

11. Info: #is_legal calls: 668355, #max. LAB input restriction fails 120462,
#LAB wide signal restiction fails 94552

12. Info: #labs: 390; #m4dk: 8; #nets: 2369, #conns: 9811, #loc. conns: 0

13. Info: #LABs[#LCELL=1] = 0 (0.00%)

14. Info: #LABs[#LCELL=9] = 36 (9.23%)
15. Info: #LABs[#LCELL=10] = 341 (87.44%)
16. Info: avg. #LCELLs/#LABs = 9.81

17. Info: #LABs[#lab wide=0] = 167 (42.82%)

18. Info: #LABs[#lab wide=5] = 109 (27.95%)
19. Info: #LABs[#lab wide=6] = 24 (6.15%)
20. Info: total LAB wide signal usage = 1002

21. Info: #LABs[#conn_cnt=1] = 0 (0.00%)

22. Info: #LABs[#conn _cnt=29] = 15 (4.40%)
23. Info: #LABs[#conn cnt=30] = 9 (2.64%)
24. Info: total LAB pin connection usage = 9689
25. Info: avg. LAB pin connection usage = 24.84

26. Info: final placement costs = 22726

27. Info: #labs: 390, #mdk: 8; #nets: 2369, #conns: 9811, #loc. conns: 399
28. ...

29. Info: C4 segment count = 3801

30. Info: R4 segment count = 3963

31. Info: DIRECT LINK segment count = 1051
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Zeile(n)

11

12

13-15
16
17-19
20
21-23
24
25
26
27

28

29-31

Anhang B

Bedeutung

PALLAs-Projektname.

Pfadlangenstatistik der ungeclusterten Netzliste.

Durchschnittliche Pfadtiefe und Standardabweichung des Mittelwerts.
Tiefe des kritischen Pfads.

Anzahl der Logikzellen, der voll belegten Logikzellen, der RAM-Grundzellen,
der Netze und Gesamtfanout dieser Netze nach dem Packen.

Angabe, wie oft beim Clustern die Zusammensetzung der Logikbldcke iiberpriift
wurde und wie oft diese an der Eingangsrestriktion bzw. den Einschrankungen
der logikblockweiten Flipflop-Steuersignale gescheitert ist.

Anzahl der Logikblocke, RAM-Blocke, Netze, Gesamtfanout dieser Netze nach
dem Clustern.

Statistik tiber die Belegung der Logikblocke mit den Logikzellen.
Durchschnittliche Belegung der Logikblocke mit den Logikzellen.
Statistik tiber die Nutzung der logikblockweiten Flipflop-Steuersignale.
Insgesamt benutzte logikblockweite Flipflop-Steuersignale.

Statistik {iber die Nutzung der Logikblockanschliisse.

Gesamtanzahl der benutzten Logikblockanschliisse.

Durchschnittliche Nutzung der Logikblockanschliisse.

Gesamtkosten der Platzierung.

Anzahl der Logikblocke, RAM-Blocke, Netze, Gesamtfanout dieser Netze und
Gesamtzahl der mdglichen lokalen Inter-Logikblockverbindungen nach dem
Platzieren.

Bei MPCPlace wiederholen sich die Statistiken entsprechend den Zeilen 13-27
fiir den zweiten Platzierdurchlauf.

Anzahl der benutzen C4/R4-Segmente und lokaler Inter-Logikblocksegmente
nach der Platzierung.
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B-4 PALLAs-Projektdatei

In der PALLAs-Projektdatei (Projektname.ppj) werden die gesamten Projekt-Einstellungen
eines PALLAs-Projekts gespeichert.

BmoveRate? 10

InnerNumli?10

InnerNum?2?5

LB _packing capacity?full

LC clustering alg? ARH-Pack

Tlcalc?1

Tlmult?1

Tlstart?100

T2calc?0

10. 72mult?5

11. T2start?2.5

12. arch_cost red?1

13. design_flow?multipass

14. dev_family? Cyclone

15. dev_member? EP1C4

16. dev_package?FBGA

17. dev_pin_count?400

18. dev_speed grade?C6

19. done_clustering?0

20. done create?1

21. done_place?0

22. done_route?()

23. done_synthesis?1

24. epsilon1?0.05

25. epsilon2?0.05

26. hierarchy?oc_pavr pavr_rf instancel(pavr_rf) pavr_iof instancel (pavr_iof)
pavr_dm_instancel (pavr_dm) pavr alu instancel (pavr_alu)

27. lin_cong?0

28. loc_cong red?0

29. netlist?C.:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/oc_pavr.vgm

30. pack _alg?registred in-/output LFF

31. placement? C:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/oc_pavr.qsf

32. sources?C:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/oc_pavr.vhd

33. sources?C./Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/pavr_alu.vhd

34. sources?C:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/pavr constants.vhd

35. sources?C./Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/pavr_data_mem.vhd

36. sources?C:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/pavr_io_file.vhd

37. sources?C./Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/pavr_register file.vhd

38. sources?C:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/pavr_util.vhd

39. srand_init value? 1

40. syn_check syntax?off

41. syn_optimisation?area

42. syn_reg retiming?off

43. syn_restuct_mux?auto

44. syn_state _enc?auto

45.t driven_clustering?no
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Zeile(n)
1

2-3
4
5

6-8

9-11

12

13
14-18
19-23

24-25
26

27

28

29
30
31
32-38
39
40-44
45

Anhang B

Bedeutung

Prozentualer Anteil der zu bewegenden Logikblocke an der Gesamtzahl der
Bewegungen bei SCPlace.

InnerNum-Faktor des SA-Schemas fiir den ersten bzw. zweiten Durchlauf.
Kapazititsbegrenzung der Logikblocke.

Clustering-Algorithmus.

Parameter zur Steuerung der Temperaturbestimmung beim ersten Durchlauf.
Parameter zur Steuerung der Temperaturbestimmung beim zweiten Durchlauf.

Bei einer ,1° wird die Berechnung der architekturabhéngigen Korrekturfaktoren
der Kostenfunktion Cj durchgefiihrt.

Platzier-Algorithmus.
Ziel-FPGA, vgl. auch Abbildung A-3a.

Bei einer ,1° wurde der entsprechende Entwurfsschritt bereits durchgefiihrt und
muss nicht wiederholt werden.

Parameter ¢ des SA-Schemas fiir den ersten und zweiten Durchlauf.

Durch den  VHDL-Parser ermittelte  strukturelle  Hierarchie  der
Schaltungsbeschreibung.

Bei einer ,1° werden die Fanout-abhingigen BBox-Korrekturfaktoren nach
RISA [58] bereichnet.

Bei einer ,1° wird die Modellierung und Reduzierung der Verdrahtungs-
Kongestion durchgefiihrt.

Name und Pfad der Netzlistendatei.

Packalgorithmus.

Name und Pfad der QSF-Datei.

In dem PALLAs-Projekt enthaltenen Schaltungsbeschreibungen.
Initialisierungswert der Zufallsfunktion.

Syntheseeinstellungen, vgl. auch Abbildung A-3b.

Bei einer ,1° wird beim Clustering-Entwurfsschritt versucht, die Tiefe der
kritischen Pfade zu reduzieren.
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B-5 Sitzungsprotokoll

Das Sitzungsprotokoll dokumentiert die wihrend einer PALLAs-Sitzung gestarteten und
ausgefithrten Aktionen, deren Aufrufparameter und die Ausfiihrungszeiten. Dieselben
Informationen werden auch in der graphischen PALLAs-Oberflache im Textausgabebereich
wiedergegeben.

1. Info: cleanup PALLAs data base.
2. project space "C:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/oc_pavr.ppj" opened
3. project space "C:/Uni/PALLAs/benchmarks/oc_pavr/oc_pavr.ppj" saved

]nﬁr sk sk sk sk sk sk sk sk st st sk sk sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk ke sie sk sk sk sk sk sk sk sk ke ke sk skoskoskoskoskok

4. Info: FFEERERRER R R AR AR AR IR AR AR A
5. Info: * PALLAs - XML Architecture Parser *
6. Info: * Copyright (C) 2006, Valerij Matrose, TU Berlin *
7. Info: * seemann(@cs.tu-berlin.de *
8.
9.

Info: parsing XML architecture file, it may take a few seconds!
10. Info: done!

11. Info: total time 0.197 seconds
12. Info: *HH st it o AR A AR AR A A

13 bgb.******************************************************

14. Info: * PALLAs - VOM Netlist Parser *
15. Info: * Copyright (C) 2006, Valerij Matrose, TU Berlin *
16. Info: * seemann(@cs.tu-berlin.de *

17 bgb.******************************************************

18. Info: parsing VOM netlist file, it may take a few seconds!
19. Info: logic cells sorted in alphanumerical order...done
20. Info: done!

21. Info: total time 0.790 seconds

zz.lnﬁx sk e sk sk sk s sk sk e sk sk sk s sk s ke sk sk sk s sk sk sk sk sk sk s sk sk sk sk sk st sk sk sk sfoske st sk skeosk sk skeokesk skok skok

23.]nﬁx sk st sk sk sk s sk sk ke sk sk sk s sk s ke sk sk sk sk sk s sk sk sk sk s sk sk sk sk st s sk sk skoske st sk sk sk sk skeokesk ko skok

24. Info: * PALLAs - Cell Packer *
25. Info: * Copyright (C) 2006, Valerij Matrose, TU Berlin *
26. Info: * seemann(@cs.tu-berlin.de *

27vab:******************************************************

28. Info: using LFF-packing for registred in- and outputs
29. Info: using ARH-Pack clustering algorithm

30. Info: timing-driven clustering off

31. Info: logic block capacity limit is 10

32. Info: packing logic cells & RAMs into clusters ...

33. Info: done!

34. Info: total time 2.169 seconds

35.]nﬁx sk e sk sk sk s sk sk e sk sk sk s sk s ke sk sk sk s sk s sk sk sk sk s s sk sk sk sk sk st sk sk sk sfeoske st sk sk sk sk skeoskesk ko skok
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36. Info:
37. Info:
38. Info:
39. Info:
40. Info:

41. Info
42. Info
43. Info
44. Info
45. Info

Anhang B

sk sk st sk sk ske sk st sk sk ske sk sk st sk st ske sk sk sk sk sk sk sk st sk s sk ske sk st sk st sk sk st sk sk skeoske sk steoskeoskeoskeoske sl skeoskeoskeosk sk skeok
* PALLAs - Cell Placer *
* Copyright (C) 2006, Valerij Matrose, TU Berlin *
* seemann(@cs.tu-berlin.de *

sk s sfe sk ske sk sk sk ke sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk skeosk sk skeokesk skosk ok

: place cells into target FPGA ...

. multipass design flow

: random function initialisation value is 1

: Simulated annealing engine first/single pass configuration:
: epsilon is 0.050, InnerNum is 10, block move rate is 0%,

start temperature will be calculated and multiplied with 1.0

46. Info:
47. Info:
48. Info:
49. Info:
50. Info:
51. Info:
52. Info:
53. Info:
54. Info:

Simulated annealing engine second configuration:

epsilon is 0.050, InnerNum is 5, start temperature is 2.500

Simulated Annealing placement of clusters in target device ...

bounding box costs = 47231.0; timing costs = 18742.6, congestion costs = 16624.3
moves per temp = 29275, initial costs = 47231

max. pos. cost difference = 1400; max. neg. cost difference = -633

initial SA temperature = 39.0015

bounding box costs = 36678.0; timing costs = 17006.7, congestion costs = 9745.6
new weighted costs = 36678.0; SA temp = 39.0015; Rlim = 34;

taken moves = 13908; proposed moves with neg. delta C = 6703

5S. Info
56. Info

. bounding box costs = 22728.0; timing costs = 15014.8; congestion costs = 3125.0
. new weighted costs = 22728.0; SA temp = 0.4984, Rlim = 2;

taken moves = 2175, proposed moves with neg. delta C = 139

57. Info:
58. Info:
59. Info:
60. Info:

61. ..

62. Info:
63. Info:

restore solution with lowest costs = 22728

accept at last run only moves with neg. delta C

bounding box costs = 22726.0; timing costs = 15015.1; congestion costs = 3123.2
done!

total time 1685.693 seconds

st 2 ok sk ok sk ok e sk st s s sk sk sk sk sk sk sk st s sk sk sk sk sk ke sk st s sk sk sk sk sk sk st sk sk s sk sk sk sk ok ke sk ke skeoskoskoskosk ok

113



Anhang B

Zeile(n)
1
2
4-12

13-22
23-35
28
29
30
31
36-62
42
43
44-45
46-47
49
50

51-52
53-56
57
58-59
61

11, 21,
34, 62
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Bedeutung
Interne Datenobjekte werden geldscht.
Neues Projekt wird geodftnet.

Ausfithrung des XML-Architekturdateiparsers; ein Architekturobjekt wird
erzeugt.

Ausfiithrung des Netzlistenparsers; ein Netzlistenobjekt wird erzeugt.
Ausfithrung der Entwurfsschritte Packen und Clustering der Logikzellen.
Verwendeter Algorithmus zum Packen der LUTs und FFs in die Logikzellen.
Verwendeter Clustering-Algorithmus.

Signallaufzeitenoptimierung bei dem Clustering-Algorithmus.
Kapazititsbegrenzung der Logikblocke.

Ausfithrung des Platzier-Entwurfsschrittes.

Verwendeter Platzieralgorithmus.

Initialisierungswert der Zufallsfunktion.

Parameter des Abkiihlungsschemas fiir den ersten bzw. einzigen Durchlauf.
Parameter des Abkiihlungsschemas fiir den zweiten MPCPlace-Durchlauf.
Auflistung der Teilkosten der zufélligen Initialplatzierung.

Anzahl der pro Temperaturschritt auszuwertenden Bewegungen, initiale BBox-
Kosten der Platzierung.

Bestimmung der Starttemperatur.

Iterationen der SA-Platzierung. Zu jedem Iterationsschritt werden ermittelte
Kosten, SA-Temperatur, Rj,-Wert, Anzahl durchgefiihrter Bewegungen und
Anzahl vorgeschlagener Bewegungen mit negativen Kosten ausgegeben.

Die bisher ermittelte Platzierung mit den geringsten Platzierkosten wird
wiederhergestellt.

Bei der letzten Iteration werden nur Bewegungen mit negativen Kosten
akzeptiert.

Zweiter Platzierdurchlauf bei MPCPlace-Platzierverfahren.

Laufzeiten der einzelnen Entwurfsschritte.
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