Teill C Anwendung von VHDL
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1 Simulation

1.1 Uberblick

Die Simulation dient im allgemeinen der Verifikation von Entwurfs-
schritten. Bei einer Designmethodik mit VHDL unter Verwendung von
Synthesewerkzeugen werden vorwiegend Verhaltensmodelle auf ab-
strakten Entwurfsebenen (System-, Algorithmische und Register-
Transfer-Ebene) und die entsprechenden strukturalen Modelle auf Lo-
gikebene eingesetzt. Die Simulation von VHDL-Modellen hat dabei
konkret folgende Aufgaben zu erfillen:

1.1.1 Simulation von Verhaltensmodellen

In der Regel werden Verhaltensmodelle von Hand erstellt oder durch
ein Front-End-Tool generiert. Verhaltensmodelle dienen

) zur frihzeitigen Verifikation des Entwurfs,
M  as Eingabe fur ein Synthesewerkzeug.

Meist wird fur das Verhaltensmodell bereits auf abstrakter Ebene eine
Testumgebung ("Testbench") des Modells erstellt, welche die Ein-
gangssignale (Stimuli) fur das Modell zur Verfligung stellt und dessen
Ausgangssignale (Ist-Antworten) mit den erwarteten Werten (Soll-
Antworten) vergleicht. Durch die Angabe von erwarteten Antworten
kann ein aufwendiges und fehlertrachtiges, manuelles Uberpriifen der
Ausgangssignale entfallen.

Eine Simulation von Verhaltensmodellen auf abstraktem Niveau mufld
folgende Fragen beantworten:

Ist das M odell syntaktisch korrekt?

Manuell erstellte VHDL-Modelle sind in der Regel nicht von vorne
herein syntaktisch korrekt. Eine entsprechende Uberprifung kann
vom Compiler-Modul des VHDL-Simulators oder von speziellen Syn-
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1 Simulation

tax-Checkern durchgefuhrt werden. Wurde das Verhaltensmodell
durch ein Front-End-Tool generiert, kann man von der syntaktischen
Korrektheit des Modells ausgehen.

Stimmt das M odell mit der Spezifikation Uberein?

Die Uberprufung der funktionalen Korrektheit des Entwurfsschrittes
von der Spezifikation zum abstrakten Verhatensmodell ist der eigent-
liche Sinn einer Simulation. Dabei stellt sich das Problem, dal3 durch
die Simulation zwar die Anwesenheit eines Fehlers gezeigt, fur groRere
Schaltungen aber nie die Abwesenheit von Fehlern bewiesen werden
kann. Es existieren zur Verifikation des funktionalen Verhaltens zwar
andere Verfahren, die dies leisten (formale Verifikation), ausgereifte
Werkzeuge zur Handhabung komplexer Schaltungen stehen aber da-
far nicht zur Verfigung.

Weélche Eigenschaften besitzt das modellierte System?

Neben einer Uberprifung der Funktionalitét kann durch die Simula-
tion des Verhaltensmodells beispielsweise die Auslastung von Bussen
oder eine geeignete Synchronisation von Submodulen bestimmt wer-
den.

1.1.2 Simulation von strukturalen Modellen

Die VHDL-Gatternetzlisten werden kaum manuell erstellt. Sie werden
in der Regel, unter Verwendung von technologiespezifischen Logik-
modellen, mit Hilfe von Synthesewerkzeugen generiert. Die Simula-
tion solcher Modelle dient zur Untersuchung der Frage:

Stimmt die Gatternetzliste mit dem Verhaltensmodell funktional
Uberein und erflllt sie die zeitlichen Anforderungen?

Bei einer Simulation der Gatternetzliste werden nicht nur funktionale
Aspekte, sondern auch die zeitlichen Randbedingungen untersucht.
Dazu kann die Testbench des Verhaltensmodells, ggf. nach Hinzufl-
gen von weiteren zeitlichen Informationen oder genauerer Uberprii-
fung der Ausgénge, verwendet werden. Sollen auch die Einfllisse des
Layouts auf das zeitliche Verhalten der Gatternetzliste untersucht wer-
den, so mui3 ein Backannotation-Schritt erfolgen, d.h. Informationen
aus dem Layout - dabei handelt es sich typischerweise um die Ein-
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C Anwendung von VHDL

fllsse der Leitungskapazitdten - werden in das Logikmodell zuriickge-
fahrt.

1.2 Simulationstechniken

Eine Kenntnis der unterschiedlichen Simulationstechniken ist u.a. for
die Auswahl eines geeigneten Simulators bei gegebenen Schaltungs-
grofRen wichtig, denn sie beeinflussen die Performance des Simulators
erheblich. Prinzipiell unterscheidet man, dhnlich wie bei Interpretern
und Compilern fur Programmiersprachen, zwei Konzepte fur VHDL-
Simulatoren, das interpretierende und das compilierende.

1.2.1 Interpretierende Simulationstechnik

Sie kann als die klassische Methode angesehen werden. Der VHDL-
Quellcode wird bei der Simulationsvorbereitung in einen Pseudo-Code
umgewandelt, der mit einem, meist auf der Programmiersprache "C"
basierenden Simulator abgearbeitet werden kann. Kennzeichen der
interpretierenden Simulationstechnik sind kurze Zeiten bei der Simu-
lationsvorbereitung und langere Zeiten bel der Simulation selbst.

1.2.2 Compilierende Simulationstechnik

Hierbei wird der VHDL-Quellcode bei der Simulationsvorbereitung
zunédchst komplett in "C" Ubersetzt und mit einem C-Compiler in
Objektcode umgewandelt. Bei der eigentlichen Simulation kann also
direkt ein Maschinenprogramm ausgefiihrt werden. Léngere Zeiten
bei der Simulationsvorbereitung stehen einem schnelleren Simula-
tionsablauf gegeniiber.

Normalerweise ist die interpretierende Technik eher fir kleinere Mo-
delle geeignet, bei denen die Simulationszeit nicht sehr ins Gewicht
fallt. Bei groRen Modellen und langen Simulationszeiten macht sich
jedoch aufgrund einer schnelleren Simulation der Vorteil einer compi-
lierenden Technik bemerkbar.
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1.2.3 Native-Compiled Simulationstechnik

Neuartige Simulatoren gehen einen Zwischenweg und versuchen, die
Vorteile beider Ansétze zu verknlpfen. Bei der Methode der Native-
Compiled-Simulation entfallt die Ubersetzung in "C"; statt dessen wird
aus dem VHDL-Quellcode direkt der Maschinencode erzeugt. Da-
durch wird einerseits die Simulationsvorbereitungszeit im Bereich ei-
nes interpretierenden Simulators liegen, wéhrend andererseits ein aus-
gesprochen optimierter Objektcode vorliegt. Die eigentliche Simu-
lation sollte noch deutlich schneller als bei compilierenden Simula-
toren ablaufen.

Abb. C-1 stellt die drei Simulationstechniken gegeniiber.

compilierend interpretierend native-compiled

VHDL-Code VHDL-Code VHDL-Code

Parser, Parser, Parser,
C-Code-Gen. P-Code-Gen. Obj.-Code-Gen.

generischer

Object-Code

C-Compiler Linker

und Linker Linker (Runtime Library)

Object-Code P-Code Stream Object-Code

Abb. C-1: Simulationstechniken
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1.3 Simulationsphasen

Gemall dem LRM1 der Sprache VHDL erfolgt die Simulation einer
VHDL-Beschreibung in den drei Schritten "Elaboration", "Initializa-
tion" und "Execution".

In der " Elaboration" -Phase wird das Netzwerk der Schaltung mit allen
Hierarchieebenen, Blécken und Signalen aus den compilierten VHDL-
Modellen aufgebaut. Die Elaboration-Phase ist vergleichbar mit dem
"Link"-Vorgang bei der Software-Entwicklung.

In der " Initialization" -Phase werden alle Signale, Variablen und Kon-
stanten mit Anfangswerten versehen. Anfangswert ist entweder der
Wert, der in der VHDL-Beschreibung durch explizite Angabe bei der
Deklaration des Objektes vorgegeben wurde oder der Wert, der durch
das LEFT-Attribut des entsprechenden Typs spezifiziert ist. Aulerdem
wird in dieser Phase jeder Prozeld einmal gestartet und bis zur ersten
WAI T-Anweisung bzw. bis zum Ende ausgefuhrt.

In der " Execution" -Phase wird die eigentliche Simulation durchge-
fuhrt. Zu jedem Zeitpunkt der Simulation erfolgen bis zum Eintreten
eines stabilen Zustandes ein oder mehrere Delta-Zyklen. Anschlief3end
wird die Simulationszeit bis zum néchsten Eintrag in der Ereignidliste
erhoht. Die Simulation ist beendet, wenn eine spezifizierte Simula-
tionsdauer erreicht ist oder wenn keine weiteren Signaldnderungen
mehr auftreten.

1.4 Testumgebungen

Zu einer kompletten Beschreibung eines elektronischen Systems in
VHDL gehért auch eine Testumgebung (im Englischen "Testbench™).
Darunter versteht man die Bereitstellung von Eingangssignalen (Sti-
muli) und die Uberpriifung der Ausgangssignale (Ist-Antworten) mit
den erwarteten Werten (Soll-Antworten). Testumgebungen kdnnen

1 LRM = Language Reference Manual
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auch dazu verwendet werden, verschiedene Architekturen einer Entity
miteinander zu vergleichen: ein Verhaltensmodell auf RT-Ebene kann
z.B. mit dessen Syntheseergebnis (Gatternetzliste) verglichen werden.

Fur die Bereitstellung der Stimuli und der Soll-Antworten sowie fir
die Instantiierung des zu testenden Modells ("model under test", MUT)
sind verschiedene Strategien denkbar.

Die kompakteste Moglichkeit besteht darin, in der Testbench selbst
Stimuli zu beschreiben und die Antworten des Modells zu Uberprifen.
Dies kann z.B. in getrennten Prozessen erfolgen. In dieser Testbench
wird gleichzeitig auch das MUT instantiiert und mit den Stimuli bzw.
Antwortsignalen verdrahtet (siehe Abb. C-2).

stimuli
generation |

response

MUT control

\ \\
nodel nodel tb
Abb. C-2: Testbenchstrategie mit einem VHDL-Modell

Daneben kdnnen Stimulibeschreibung und Antwortkontrolle auch in
einem oder zwei unabhangigen VHDL-Modellen erfolgen (siehe Abb.
C-3). Die Testbench dient in diesem Fall nur der Zusammenschaltung
der zwei bzw. drei Modelle. Sie ist also rein struktural.

Eine Testbenchstrategie, die auf mehreren Modellen basiert, ist auf-
wendiger zu erstellen, as eine aus einem einzigen Modell bestehende
Testbench. Allerdings bietet eine feinere Strukturierung den Vorteil,
daid sich die einzelnen Modelle leichter in anderen Entwirfen wieder-
verwenden lassen und die Stimuli-Datensétze einfacher ausgewechselt
werden konnen.
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stimuli response
generation MUT control
// \ ~
nodel _stim nodel nodel tb
stimuli response
generation MUT control
ll \ \
nodel _stim / \ nodel _resp
nmodel nmodel _tb
Abb. C-3: Testbenchstrategie mit zwei oder drei VHDL-Modellen

Bel der Beschreibung der Stimuli selbst bietet sich eine kombinierte
Zuweisung von mehreren Signalen in einer Signalzuweisung an. Dazu
ist i.d.R. ein qualifizierter Ausdruck erforderlich.

Folgendes Beispiel beschreibt die Stimuli fir ein NAND2-Modell und
Uberprift die Antworten jeweils 2 ns danach. Die Testbench ist nach
der erstgenannten Strategie angelegt.

ENTI TY nand2_tb IS -- Testbench-Entity
END nand2_t b; -- ohne Ports
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ARCH TECTURE strategy_1 CF nand2_tb IS
COMPCNENT nand2_socket
PCRT (inl, in2 : INDbit ; outl : QJT bit);
END COMPONENT;
SIGNAL a, b,c : bit;
SUBTYPE t2 IS bit_vector (1 TO 2);
BEG N
----- Instantiierung des Mddel under Test (nut) ------------
mut : nand2_socket PCRT MAP (a, b, c);
----- Beschrei bung der E ngangssignale (Stimuli) -----------
stinuli_generation: PROCESS

BEG N
-- eine Zuwei sung zum Zei t punkt O ns
(a, b) <=t2'("01") AFTER 10 ns, ~-- qualifizierter
t2'("10") AFTER 20 ns, -- Ausdruck t2'(...)
t2' ("11") AFTER 30 ns,
t2' ("00") AFTER 40 ns;
WAIT;
END PROCESS;

----- Ueber pruefung der Mbdel | antworten (responses) --------
response_control : PROCESS

BEA N
WAI T FCR 12 ns; -- absolut: 12 ns
ASSERT c='1" REPCRT "wong result" SEVER TY note;
WAIT FCR 10 ns; -- absolut: 22 ns
ASSERT c='1" REPCRT "wong result" SEVER TY not e;
WAIT FCR 10 ns; -- absolut: 32 ns
ASSERT c='0" REPCRT "wong result" SEVER TY note;
WAI T FCR 10 ns; -- absolut: 42 ns
ASSERT c='1" REPCRT "wong result" SEVER TY note;
VWA T;

END PROCESS;

END strategy_1;

Die Signalzuweisung der Stimuli erfolgt im ersten Prozef3 komplett
zum Zeitnullpunkt. Sie kdnnte alternativ auch als nebenléufige Anwei-
sung erfolgen. Die Assertions im zweiten Prozeld hingegen missen,
durch WAI T-Anweisungen gesteuert, zum entsprechenden Zeitpunkt
ausgefuhrt werden.

Werden bei der Stimulibeschreibung mehrere Einzelanweisungen ver-
wendet, so ist das "Transport"-Verzégerungsmodell einzusetzen, da
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sonst durch das "Inertial"-Verzogerungsmodell die vorhergehenden

Signalwechsel wieder gel 6scht werden:

singl e _step_stinuli_generation : PROCESS
BEG N
-- 4 Zuwei sungen zum Zei t punkt 0 ns
(a, b) <= TRANSPORT t2' ("01") AFTER 10
(a, b) <= TRANSPORT t2' ("10") AFTER 20

(a, b) <= TRANSPORT t2' ("11") AFTER 30 ns;
(a, b) <=

WAI T,
END PROCESS;

TRANSPCRT t2' ("00") AFTER 40 ns;

Es konnen alternativ dazu die Stimuli auch zu den entsprechenden
Zeiten erzeugt werden. Dies ist mit WAI T-Anweisungen zu steuern.
Denkbar wére in diesem Fall auch eine Kombination mit der Antwort-
kontrolle:

mul tiple step_stinuli_generation : PROCESS

BEA N -- 4 Zuwei sungen zu verschi edenen Zeit punkten
WATFCR 10 ns; (a, b) <=1t2'("01"); -- absolut 10 ns
WATFCR 10 ns; (a, b) <=1t2'("10"); -- absolut 20 ns
WATFCR 10 ns; (a, b) <=1t2'("11"); -- absolut 30 ns
WATFCR 10 ns; (a, b) <=t2'("00"); -- absolut 40 ns
WA T,

END PRCCESS;

stimuli_generati on_and_response_control : PROCESS

BEA N
WATFCR 10 ns; (a, b) <=t2'("01"); -- absolut 10 ns
WAIT FOR 2 ns; -- absolut 12 ns
ASSERT c='1" REPCRT "wong result" SEVER TY note;
WATFCR 8ns; (a, b) <=t2'("10"); -- absolut 20 ns
WA T FCR 2 ns; -- absol ut 22 ns
ASSERT c='1" REPCRT "wong result" SEVER TY note;
WATFCR 8ns; (a b) <=t2'("11"); -- absolut 30 ns
WAIT FOR 2 ns; -- absolut 32 ns

ASSERT c='0' REPCRT "wong result" SEVER TY note;
----- Fortset zung auf naechster Seite -------------------
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-------- Fortset zung von vorhergehender Seite --------------
WATFCR 8ns; (a b) <=t2'("00"); -- absolut 40 ns
WA T FCR 2 ns; -- absolut 42 ns
ASSERT c='1" REPCRT "wong result" SEVER TY note;
VWA T,
END PROCESS;

Zur Beschreibung regelméiiger oder komplexer Stimuli eignen sich
die sequentiellen Konstrukte der Sprache VHDL. Es sei hier auf eine
der Ubungsaufgaben in Teil D zur Erzeugung eines Taktsignals ver-
wiesen. Die Stimuli fir einen 8-Bit Decoder kénnen etwa auf folgende
Art beschrieben werden:

ENTITY dec_stimIS
PORT (stim: QUT bit_vector(7 DOMTO 0));
END dec_stim

ARCH TECTURE behavi oral OF dec_stimIS
-- Funktion zur Wandl ung einer Integerzahl in e. Bit-Vektor
FUNCTION integer _to bit (a: integer) RETURN bit_vector IS

END i nteger_to_bit;
BEG N
-- Zyklische Ausgabe von 0 bis 255 -------mmmmmmmm
stinuli_generation: PROCESS
VAR ABLE a : integer := 0;

BEG N
WAIT FCR 10 ns; -- Stimulifrequenz: 100 M
stim<=integer_to_bit(a);
a:=za+1;
IFa>255 THEN a := a - 256; END | F;
END PRCCESS;

END behavi oral ;
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1.5 Simulation von VHDL-Gatternetzlisten

Beim Einsatz von VHDL zur Dokumentation und Simulation von
elektronischen Schaltungen beschrénkt man sich hauptséachlich auf ab-
strakte Beschreibungsebenen. Typischerweise wird VHDL auf System-
ebene, Algorithmischer Ebene und auf der Register-Transfer-Ebene
as Eingabeformat fur Syntheseprogramme eingesetzt. Bei der Verifi-
kation der generierten Netzliste hingegen setzt man oft noch auf spe-
zielle Digitalsimulatoren. Da VHDL leistungsfahige Konzepte zum
Vergleich von Beschreibungen auf RT-Ebene und Logikebene anbie-
tet (Auflosungsfunktionen, Assertions), drangt sich ein Einsatz auch
auf dieser Ebene auf. Dies wird momentan jedoch durch zwei Pro-
bleme erschwert:

151 Performance-Nachteile

VHDL-Simulatoren arbeiten auf der Logikebene heute noch wesent-
lich langsamer als reine Digitalsimulatoren, die speziell fir diesen
Zweck entwickelt wurden. Fuhrende Softwarehersteller haben jedoch
angekindigt, dal? die Leistung ihrer VHDL-Simulatoren entweder bald
(d.h. bis Mitte 1994) die Leistung der konventionellen Digitalsimula-
toren erreichen werde oder da sie ihren VHDL-Simulator mit dem
Digitalsimulator verschmelzen wollen.

1.5.2 Verflugbarkeit von Technologiebibliotheken

Zur Zeit sind kaum verifizierte VHDL-Gattermodelle in technologie-
spezifischen Bibliotheken verfugbar.

Einen Loésungsansatz zur Beseitigung dieses Engpasses konnte die
Initiative VITALL darstellen. Sie dient dem Zweck, ASIC-Bibliotheken
fur VHDL schneller verflgbar zu machen. Der Grundstein hierflr
wurde 1992 beim "VHDL International Users Forum" (VIUF) und auf
der "Design Automation Conference" (DAC) gelegt. Im Oktober 1992

1 VITAL = VHDL Initiative Towards ASIC Libraries
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wurde bereits eine technische Spezifikation vorgelegt. VITAL umfaf3t
eine Beschreibungsform fir das Zeitverhalten in ASIC-Modellen
durch ein spezielles Format, SDF ("standard delay format"), und er-
moglicht den Zugriff auf Standardbibliotheken der Hersteller.

VITAL erfreut sich einer starken Unterstutzung durch CAE- und
ASIC-Hersteller. Die Softwarehersteller wollen unmittelbar nach Fest-
legung des technologieunabhangigen Standards ihre Werkzeuge an-
passen. Falls zu diesem Zeitpunkt auch leistungsfahigere Simulatoren
zur Verflgung stehen, dirfte die VHDL-Simulation auf Logikebene
keine Nachteile gegenliber der Simulation mit speziellen Digitalsimu-
latoren mehr aufweisen.
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2.1 Synthesearten

Unter Synthese versteht man allgemein den Ubergang von der forma-
len Beschreibung eines Verhaltens zu einer dieses Verhalten realisie-
renden Struktur. Abhangig vom Abstraktionsgrad der Beschreibung,
die a's Eingabe fur die Synthese dient, spricht man von Logiksynthese,
Register-Transfer-Synthese, Algorithmischer Synthese und Systemsyn-
these. Wahrend die Systemsynthese gegenwartig noch vom Entwickler
von Hand durchzufiihren ist, stehen fur die Ubrigen Synthesearten be-
reits Programme zur Verfligung. Die meisten beschranken sich dabel
jedoch auf die Register-Transfer-Ebene oder Logikebene.

211 Systemsynthese

Auf der Systemebene wird ein Modul global durch seine Leistung und
Funktion beschrieben. Die Systemsynthese entwickelt aus einer forma-
len Spezifikation einzelne Teilprozesse und entscheidet aufgrund der
Vorgaben Uber einen gunstigen Parallelitétsgrad in der Abarbeitung
der Prozesse. Es ergibt sich eine Grobstruktur aus mehreren Subsy-
stemen.

2.1.2 Algorithmische Synthese

Die Algorithmische Synthese transformiert ein Verhaltensmodell in
eine Struktur auf Register-Transfer-Ebene. Das Verhaltensmodell ent-
hélt dabei lediglich den Algorithmus, der die Eingabedaten in Ausga-
bedaten Uberfuhrt. Die Darstellung erfolgt mittels einer Hardwarebe-
schreibung, die Sequenzen, Iterationen und Verzweigungen enthélt.

Auf der resultierenden Register-Transfer-Ebene wird die Schaltung
durch eine Struktur aus Registern, Funktionseinheiten (z.B. Addierer,
Multiplizierer, Komparatoren, etc.), Multiplexern und Verbindungs-
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strukturen beschrieben. Zur Ansteuerung der Hardwaremodule wird
die Zustandsiibergangstabelle eines endlichen Zustandsautomaten
(FSM = Finite State Machine) generiert.

Grundprinzip der algorithmischen Synthese ist meistens die Umset-
zung der algorithmischen Beschreibung in einen Datenfluf3- und einen
Kontrollfluf3graphen (Abb. C-4).

Algorithmische
Besc%reibung

Compi'lierung
DatenfluRgraph ' KontrollfluBgraph
Datenpfadsynthese

Ban— 1] Transformation R —
>y Scheduling -
4—.'} Allocation ‘|'-—>
Y
—— P Kontrollpfadsynthese B —
[ zustandsreduktion |

| Zustandscodierung |
C Beschreibung auf )
RT-Ebene

Abb. C-4: Ablauf der Algorithmischen Synthese [BIT 92]

Mit dem DatenfluRgraphen werden die einzelnen Operationen, die die
Eingangssignale in Ausgangssignale Uberfuhren, beschrieben. Die
Knoten des Datenfluf3graphen reprasentieren die verschiedenen Opera-
tionen; Kanten geben Variablen oder Konstanten wieder und definie-
ren die Abhéngigkeiten der Operatoren. Der Graph muf3 nicht zusam-
menhéngend sein, parallele Ablaufe sind moglich. Der zeitliche Ab-
lauf der einzelnen Operationen wird dagegen im Kontrollflu3graphen
abgebildet. Die Knoten dieses Graphen sind die Zustande des endli-
chen Automaten, die Kanten die Zustandsiibergange.

Die Synthese des Datenpfades besteht in der Realisierung des spezifi-
zierten Algorithmus mit einer geeigneten Auswahl und Anzahl von
Hardwaremodulen (z.B. Addierer, Register, Speicher sowie Multiplexer
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und Busse zur Verbindung der Funktionseinheiten). Zur Ansteuerung
dieser Module generiert die Kontrollpfadsynthese einen endlichen Au-
tomaten, der die Datenpfadregister |adt, Multiplexer und Busse schaltet
und die auszufuhrenden Operationen auswahit.

2.1.3 Register-Transfer-Synthese

Auf Register-Transfer-Ebene wird der Datenflul? einer Schaltung dar-
gestellt. Die Beschreibung enthélt neben Funktions- auch Strukturan-
gaben des Entwurfs. Die dabei verwendeten Signale und Zuweisungen
an Signale kénnen nahezu direkt in eine Struktur aus Registern und
Verarbeitungseinheiten ("Transfers') zwischen den Registern Ubertra-
gen werden.

Waéhrend auf Algorithmischer Ebene eine Schaltung aus imper ativer
Sicht, d.h. der Sicht des Steuerwerks, beschrieben wird, das die einzel-
nen Aktionen sequentiell zu vorhergehenden Aktionen anstofdt, wird
das Verhalten auf RT-Ebene aus der reaktiven Sicht der Elemente
dargestellt. Das bedeutet, dal3 die einzelnen Objekte "beobachten”, ob
eine bestimmte Triggerbedingung wahr wird, und dann entsprechende
Aktionen ausfihren.

Die einzelnen Komponenten der Register-Transfer-Ebene sind keiner
Ordnung unterworfen. Als typische Sprachelemente zur Definition der
Objekte dienen sog. "guarded commands'. Sie reprasentieren Verar-
beitungen, die dann aktiviert werden, wenn bestimmte Ereignisse ein-
treten. Die Register-Transfer-Ebene enthalt auRerdem ein bestimmtes
Synchronisationsschema, das durch die Triggerbedingungen definiert
ist.
Ein Beispiel:
Ausgegangen wird von einer Schaltung, die unter anderem zwei
Register enthélt, welche bidirektional mit zwei Bussen verbun-
den sind. Auf einer ALU kodnnen Additionen, Subtraktionen
und UND-Verknipfungen durchgefuhrt werden. Das Opera-
tionsergebnis wird in einem dritten Register gespeichert, welches
auf die beiden Busse schreiben kann. Die steigende Flanke des
Taktes triggert die Operatoren und Register.
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Die Register-Transfer-Synthese setzt das Verhaltensmodell eins-zu-
eins in eine aquivalente Blockstruktur auf gleicher Ebene um. Ahnlich
der algorithmischen Synthese werden Kontroll- und Datenpfad ge-
trennt behandelt.

Bei der Datenpfadsynthese wird zunéchst festgestellt, welche Signale
gespeichert werden mussen. Daflr werden Flip-Flops bzw. Register
angelegt. Die Art der Flip-Flops (D-Flip-Flop, J-K-Flip-Flop, getrig-
gert durch steigende oder fallende Flanke, etc.) gibt die Triggerbe-
dingung und Blockbeschreibung vor. Fir die Verarbeitung der nicht
zu speichernden Signale werden nur kombinatorische Logik und
Verbindungsleitungen vorgesehen.

Durch Analyse der Signalabhéngigkeiten konnen die Verbindungs-
strukturen ermittelt werden. Diese bestehen aus dedizierten Leitungen
und Bussen sowie aus Treibern und Multiplexern zwischen den Regi-
stern und zwischen Registern und Operationseinheiten.

Die Kontrollpfadsynthese erzeugt die Steuerung der Register-Trans-
fers aus den Triggerbedingungen. Wie in der Algorithmischen Synthe-
se wird dazu ein Automat angelegt, um Treiber und Multiplexer anzu-
steuern. Das Ubergangsnetzwerk des Automaten, das durch Boolesche
Gleichungen reprasentiert wird, kann mit der anschlief3enden Logik-
synthese implementiert werden.

Aus den Ergebnissen der Daten- und Kontrollpfadsynthese wird meist
eine generische Netzliste aus den Elementen einer technologieunab-
hangigen Bibliothek erzeugt. In dieser Bibliothek sind die Gatter-
strukturen der einzelnen Elemente hinterlegt. Die Abbildung der Gat-
ter auf eine technologiespezifische Bibliothek geschieht im Techno-
logy Mapping der Logiksynthese.

2.1.4 Logiksynthese

Bei der Logiksynthese werden die realisierungsunabhangigen Boole-
schen Beschreibungen der kombinatorischen Netzwerke (Multiplexer,
Operatoren, Ubergangsnetzwerke der Automaten, etc.) optimiert und
anschlie’end mit den Elementen der gewéhlten Zieltechnologie aufge-
baut. Diese technologiespezifische Netzliste wird wiederum optimiert,
um die Benutzervorgaben zu erreichen.
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Folgende Einzelschritte laufen bei der Logiksynthese mit kommerziel-
len Werkzeugen im allgemeinen ab:

Flattening

Alle Zwischenvariablen der Booleschen Ausdriicke werden zundchst
entfernt und alle Klammern aufgel 6st. Damit erhélt man beispielsweise
eine zweistufige AND-OR-INVERT-Darstellung:

(0  Vor dem Flattening:
f = f10Of2 mit: fl=al(eO(cOd); f2=cOb

) Nach dem Flattening:
f= (@Oc)0O(abb)O(cOe Od(edOc)O(edcOb)O
(eOdOb)

Das Flattening 10st also die vorgegebene Struktur der Logik auf. Die
Auflésung eines vorher strukturierten Blockes in seine Produktterme
kann eventuell bzgl. Geschwindigkeit und Flache schlechtere Ergeb-
nisse liefern. Bei unstrukturierter, krauser Logik ist es aber méglich,
durch die anschlief3ende Minimierung sowohl schnellere als auch klei-
nere Schaltungen zu erzeugen. Weil durch das Auflésen der
Zwischenterme grof3e Datenmengen entstehen, kann in den meisten
Synthesesystemen der Grad des Flattenings vorgegeben werden.

Logikminimierung

Die Darstellung aus Produkttermen wird mit Minimierungsverfahren,
wie z.B. dem Nelson-Verfahren, weiterverarbeitet. Jede Funktion kann
dabei einzeln oder innerhalb eines Funktionsbiindels minimiert wer-
den. Die Anzahl der Produktterme reduziert sich dadurch und redun-
dante Logik wird entfernt.

Structuring

Beim Structuring oder Factoring werden gemeinsame Unterausdriicke
ausgeklammert und als temporére Variablen verwendet. Die Schaltung
erhdt erneut eine Struktur. Dabel wird zunéachst ein Liste angelegt, die
die mdglichen Faktoren enthélt. Die Bewertung der Faktoren (bendtig-
te Halbleiterflache, Anzahl ihrer Verwendung) wird so oft wiederholt,
bis kein neuer Faktor ermittelt werden kann, der die Schaltung verbes-
sert. Die Faktoren, die die Logik am stérksten reduzieren, werden zu
temporéren Variablen. Ein Beispiel zum Structuring:
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(  Vor dem Structuring:

f = (addyO(@de) d(bOcOd) O(bOcOe)
(0  Nach dem Structuring:
f= t0Otl;, mit: t0=al(0Oc); tl=d0de

Auswirkungen der Optimierungen

Die richtige Anwendung der verwendeten Strategien beim Einsatz ei-
nes Synthesewerkzeuges hat entscheidenden Einflul? auf das Syn-
theseergebnis. Spaltet man ein Design durch Flattening vollstéandig in
Produktterme auf, minimiert anschlief3end die einzelnen Funktionen
getrennt und verzichtet auf Structuring, so erhdlt man eine grol3e, aber
sehr schnelle Schaltung, da nur wenige Logikstufen zwischen den Ein-
und Ausgangen liegen. Wird die urspringliche Struktur allerdings
beibehalten und zusétzlich das Structuring verwendet, so kann eine
kleine, aber langsame Schaltung entstehen.

Die Strategie, mit der eine Schaltung optimiert werden kann, héngt von
verschiedenen Faktoren ab, wie ihre Komplexitét, die Anzahl der Ein-
und Ausgdnge oder die Glte der vorgegebenen Struktur. Dadurch
bietet es sich an, mit Synthesewerkzeugen verschiedene Moglichkeiten
auszuprobieren.

Technology Mapping

Vor dem Technology Mapping ist die synthetisierte Schaltung noch
technologieunabhéngig. Das Technology Mapping setzt die optimierte
Logik und die Flip-Flops in die Gatter einer bestimmten Technologie-
bibliothek um.

Zunéchst wird die Schaltung vollstéandig mit technol ogiespezifischen
Gattern abgebildet. Durch lokales Neuarrangieren von Komponenten
oder Verwendung von Bausteinen mit unterschiedlicher Anzahl an
Eingangen wird versucht, die "constraints’ des Entwicklers zu erfullen.
Die benutzerdefinierten Einschrénkungen beziehen sich neben einer
maximal zuldssigen Flache, maximaler Laufzeit oder Taktrate auch auf
die Setup- und Hold-Zeiten fir die Flip-Flops. Fir diese Parameter
wird eine Kostenfunktion erstellt, die durch geeignete Partitionierung
und lokale Substitutionen von Gatterkonfigurationen minimiert wird.
Hierbei werden heuristische Techniken angewandt.
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Ein wichtiges Leistungsmerkmal eines Mapping-Algorithmus ist seine
universelle Anwendbarkeit auf verschiedene Technologiebibliotheken,
die sehr unterschiedliche Komplexgatter und Makrofunktionen ent-
halten kénnen. Ein Problem ist die schnelle Zunahme an bendtigter
Rechenzeit bei grofien Schaltungen mit vielen Gattern.

Abb. C-5 zeigt zwei Beispiele zum Technology Mapping. Beispiels-
weise mufd bei diesem Vorgang eine logische Verknipfung mit vier
Eingangsvariablen durch eine funktional aquivalente Verknupfung
aus drel Gattern mit jeweils zwei Eingangsvariablen ersetzt werden, da
nur diese in der Technologiebibliothek verflgbar sind (oberes Bei-
spiel). Eine Einsparung von Gattern beim Mapping ist unter anderem
moglich, wenn in der Bibliothek Module mit negierten Ausgangen
vorliegen (unteres Beispiel).

1
o 1 & ||
[ 1p{1D QF—— —1D QF—
— C1 ——C1 QF— vy
Abb. C-5: Beispiele zum Technology Mapping

Auch manuell erstellte Netzlisten kdnnen mit den Logiksynthese-
Werkzeugen optimiert oder von einer Technologiebibliothek auf eine
andere umgesetzt werden. Das Ergebnis der Synthese kann als techno-
logiespezifische Netzliste (z.B. im EDIF oder VHDL-Format) ausge-
geben werden.

2.2 Einsatz der Syntheseprogramme
In diesem und in allen weiteren Abschnitten zur Synthese von VHDL-

Beschreibungen wird nur noch auf Werkzeuge eingegangen, die eine
Umsetzung von einer RT-Beschreibung in eine Gatternetzliste unter-
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stutzen, da bei der Anwendung von VHDL z.Zt. diese Werkzeuge die
grofte Bedeutung haben.

2.2.1 Umstellung von Schematic Entry

Der Einsatz von Syntheseprogrammen bedeutet nicht, dal die kom-
plette bisherige Entwurfsumgebung durch eine neue ersetzt wird. Nach
[SYN 92] kann eine Umstellung vom gewdhnlichen Schematic-Entry
(Graphische Schaltungseingabe auf Logikebene) auf die Synthese-
werkzeuge in mehreren Schritten erfolgen:

®  Nachtragliche Optimierung der manuell erstellten Schaltungen
mit Syntheseprogrammen,

@  nachtragliche Optimierung und Verbesserung der Testbarkeit,
® teilweise Erfassung des Entwurfs mit VHDL und Synthese,
@  volle Beschreibung des Entwurfs mit VHDL und Synthese.

Es ist zu beachten, daf’ auch durch die Verwendung von Synthese-
werkzeugen lterationszyklen nicht vermieden werden kénnen. Diese
spielen sich lediglich auf einer anderen Ebene ab ("We've got still the
same problems, but on a higher level"). Die Synthesewerkzeuge bieten
dem Entwickler aber die Moglichkeit, die Ebene des Entwurfs von der
Logikebene auf die abstraktere Register-Transfer-Ebene zu verlagern,
wodurch Komplexitéten besser beherrscht werden. Ganz losgeldst von
der "Hardware" (der Logikebene) kann sich jedoch kein Entwickler
bewegen, weil nur Uber die Analyse des Syntheseergebnisses auf Lo-
gikebene auf eine geeignete VHDL-Modellierungstechnik auf RT-
Ebene geschlossen werden kann.

2.2.2 Zielsetzung
Eine der wichtigsten Uberlegungen beim Einsatz eines Synthesepro-

gramms gilt dem Ziel, EinfluB auf die Optimierung der Schaltung zu
nehmen.
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2.2.2.1 Optionen und Randbedingungen

Jedes Syntheseprogramm bietet die Mdéglichkeit, durch Einstellung
von bestimmten Optionen Randbedingungen bzw. Optimierungskri-
terien bei der Synthese vorzugeben (Setzen von "constraints'). Dies
kénnen neben der Auswahl von optimaler Flache oder optimaler Lauf-
zeit meist noch Laufzeitgrenzen fur einzelne Pfade und weitere Rand-
bedingungen, wie z.B. die Vorgabe einer Zustandscodierung, sein.

Bei vielen Syntheseprogrammen zeigt sich jedoch, dal3 mit den jeweili-
gen Einstellungen der Randbedingungen (Flache, Laufzeit) nicht op-
timal auf die Schaltung Einflu3 genommen werden kann. Fur die Ge-
nerierung der Schaltung in Abhangigkeit von den Randbedingungen
werden namlich teilweise Heuristiken verwendet, so dal3 man nie sicher
sein kann, wirklich die optimale Schaltung erzeugt zu haben. Eine
Schaltung, die beispielsweise eine Laufzeitvorgabe von 0 ns (also mog-
lichst schnell) hatte, kann langsamer sein als eine mit der Laufzeitvor-
gabe 30 ns.

2.2.2.2 Modellierungsstil

Durch geschickte Verwendung von VHDL-Sprachelementen kann be-
reits bei der Modellierung eine Entscheidung Uber eine mehr oder
weniger geeignete Schaltungsarchitektur getroffen werden. Dazu ist
erstens eine detaillierte Kenntnis von VHDL und zweitens das Wissen
Uber die spatere Umsetzung der VHDL-Sprachkonstrukte durch das
eingesetzte Synthesewerkzeug erforderlich.
Beispiel:
Einen Z&hler kann man beispielsweise als Zustandsautomaten
oder als sequentiellen Zahler modellieren, wobei nicht immer
eine Beschreibungsart die optimale ist. In vielen Féllen, insbe-
sondere bei 2er-Potenzen als Zahllangen, ergibt sich bel der se-
quentiellen Beschreibung ein besseres Ergebnis, wahrend bei
Zahllangen, die knapp Uber einer 2er-Potenz liegen (z.B. 129),
die Realisierung als Automat aufgrund der umfangreichen
Minimierung der Ubergangslogik (viele freie Zustande) giinsti-
ger ist.
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Im folgenden soll deshalb anhand einiger VHDL-Beispiele illustriert
werden, welchen Einflu der Modellierungsstil und die gewdahlten
Randbedingungen ("Constraints") auf das Syntheseergebnis haben.

Fur diese Betrachtungen wurden mehrere kommerzielle Synthesepro-
gramme herangezogen, um programmspezifische Besonderheiten aus-
mitteln zu konnen. Einschrénkungen hinsichtlich der Verwendbarkeit
von VHDL-Anweisungen und des Beschreibungsstils werden mit zu-
kunftigen Programmversionen zunehmend geringer werden.

2.3 Synthese von kombinatorischen Schal-
tungen

In diesem Abschnitt soll dargestellt werden, wie VHDL-Modelle von
kombinatorischen Funktionen in Schaltungsarchitekturen umgesetzt
werden. Nahere Angaben finden sich in den Dokumentationen zu den
jeweiligen Synthesewerkzeugen.

2.3.1 Einfihrung

In VHDL gibt es zwei Mdglichkeiten, kombinatorische Schaltungen zu
beschreiben: die Modellierung mit Hilfe nebenl&ufiger Anweisungen
und mit Hilfe sequentieller Anweisungen (innerhalb von Prozessen
und Unterprogrammen).

Am einfachen Beispiel eines achtfachen NAND-Gatters (siehe Abb. C-
6) sollen vier verschiedene Beschreibungsarten gezeigt werden.

Dieses und alle weiteren VHDL-Beispiele verwenden dabei das |IEEE-
Package std_I| ogic_1164 mit dem 9-wertigen Logiktyp
std_ul ogic.
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a(0..7)
PO T T T T T T TT ]
& (& |l&||l&lle]|]l& ||l& |]&
y (0..7)
Abb. C-6: Schaltbild des 8-fach NAND-Gatters
LI BRARY i eee;

USE ieee.std_| ogi c_1164. ALL;

ENTI TY nand2 IS
PORT (a,b: IN std ulogic_vector (0 TO7);
y: QUT std_ul ogic_vector (0 TO7));
END ENTI TY;

Die Architekturen one und t wo verwenden die (iberladene Funktion
NAND aus dem Package st d_| ogi c_1164 in vektorieller und Ein-
zelbitversion.

ARCH TECTURE one CF nand2 IS
BEA N

y <= a NAND b;
END one;

ARCH TECTURE two CF nand2 IS
BEQ N
PROCESS (a, b)
BEA N
FOR i IN a' RANGE LOCP
y(i) <= a(i) NAND b(i);
END LOCP;
END PROCESS;
END t wo;
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Die folgenden beiden Architekturen (t hr ee und f our ) verwenden
logische Gleichungen zur Beschreibung der Funktion. Sie haben den
Nachteil, daf? im Rahmen einer funktionalen Simulation beim Auftre-
ten von Signalen wie' X' ,' Z' oder ' H an einem Eingang das Ver-
halten des Gatters nicht korrekt modelliert ist, da in diesem Fall der
Ausgang den Wert ' 1' annehmen wirde. Infolgedessen ist es hier zu
empfehlen, den vordefinierten NAND-Operator aus dem |EEE-Package
(wie in Architektur one oder t wo) zu verwenden.

ARCH TECTURE three CF nand2 IS
BEG N
y(0) <='0" WHEN a(0)="1'" AND b(0)="1" ELSE '1';

y(7) <='0" WHEN a(7)="1" AND b(7)="1" ELSE'1';
END t hree;

ARCH TECTURE four CF nand2 IS
BEQ N
PROCESS (a, b)
BEA N
FCR i IN a' RANGE LOCP
CASE a(i) &b(i) IS
WHEN " 11" = y(i) <='0";
WHEN OTHERS => y(i) <='1';
END CASE;
END LOCP;
END PROCESS;
END four;

Bei der Synthese einer derart einfachen Beschreibung bestehen keine
Unterschiede in der Implementierung der verschiedenen Beschrei-
bungsarten. FUr die Architekturen t hr ee und f our wird zwar zu-
nachst eine recht komplizierte Schaltungsarchitektur generiert, diese
dann aber bel der Optimierung wieder in acht einfache NAND-Gatter
aufgelbst. Man bendtigt mit diesen Versionen lediglich grof3ere Re-
chenzeiten bei der Synthese.
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2.3.2 Verzweigungen

Anhand des folgenden Modells wird betrachtet, wie die Verzweigungs-
anweisungen | F und CASE in Hardware umgesetzt werden:

ENTITY if _und _case IS

PCORT (i: IN integer RANGE 0 TO 9;
a,b,c: IN std_ulogic_vector (7 DOMTO 0);
z: QUT std_ul ogi c_vector (7 DOMTO 0) );

END i f _und_case;

ARCH TECTURE i f _variante CF if_und_case IS
BEA N
pl: PROCESS (i, a,b,c)
BEA N
IF (i =3) THEN z <= g;
ELSIF (i < 3) THEN z <=
ELSE z <= ¢;
END I F;
END PROCESS p1,
END i f_variante;

i)

ARCH TECTURE case _variante CF if_und_case IS

BEA N
pl: PROCESS (i, a,b,c)
BEA N

CASEi IS

WHEN 3 =z <= a;

WENO TO2 => z <=
WHEN OTHERS => z <= c;
END CASE;
END PROCESS p1;
END case vari ant e;

g

Die beiden Architekturen i f _vari ante und case_vari ante
sind funktional identisch. Bei der Synthese jedoch werden unter-
schiedliche Schaltungen erzeugt. Das liegt daran, dal3 eine | F-Anwei-
sung grundsétzlich eine Prioritét beinhaltet, namlich die bevorzugte
Abfrage des ersten Zweiges (hier: i =3). Bel der CASE-Anweisung
sind dagegen alle Zweige gleichberechtigt. Nachstehende Schaltungen
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ergeben sich zuerst aufgrund der obigen Beschreibungen. Bei der
anschlieflenden Optimierung werden aber dann in der Regel wieder
identische Schaltungen erzeugt.

ARCHI TECTURE i f _variante ARCHI TECTURE case_vari ante
c b a c b a

| e

3:®—MUX MUX
IO — | ]

. @:)—Mux &
09

Abb. C-7: Schaltbild der IF- und der CASE-Variante

2.3.3 Signale und Variablen

Bei der Beschreibung von Algorithmen ist normalerweise die Speiche-
rung von Zwischenergebnissen notwendig. Dazu kdnnten prinzipiell
Signale oder Variablen verwendet werden. Da Zuweisungen an Signale
immer erst ein "Delta" spater wirksam werden, fuhrt der Einsatz von
Signalen als Zwischenspeicher in Algorithmen jedoch héufig zu Mo-
dellierungsfehlern und damit zu unerwarteten Syntheseergebnissen.

Zur Illustration soll hier ein Beispiel gezeigt werden, bei dem mit Hilfe
einer Schleife eine regelmaltige Schaltungsstruktur (XOR-Kette) be-
schrieben werden soll:

ENTI TY kette IS
PORT ( hbyte: IN std_ ulogic _vector (0 TO 3) := "0000";
value: QUT std_ ulogic );
END kette;
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ARCH TECTURE richtig CF kette IS
BEA N
PRCCESS ( hbyt e)
VAR ABLE nerker: std ulogic :="'0";
BEA N
merker :='0";
FCR i IN hbyte' RANGE LOCP
nmerker := nerker XCOR hbyte(i);
END LOCP,
val ue <= nerker;
END PRCCESS;
END richtig;

ARCH TECTURE fal sch CF kette IS
SIGNAL nerker: std ulogic :="'0";
BEA N
PROCESS (hbyt e)
BEA N
FCR i I N hbyte' RANGE LOCP
mer ker <= merker XCR hbyte(i);
END LQOCP;
END PRCCESS;
val ue <= nerker;
END f al sch;

Bei der Architektur ri chti g wird die Variable mer ker in der
Schleife der Reihe nach mit allen Bits des Signals hbyt e verknipft,
so dal? primér bei der Synthese eine Kette von XOR-Gattern entsteht
(siehe Abb. C-8).

ARCHI TECTURE richtig ARCHI TECTURE f al sch

hbyt e(O) @ |
hbyt e( 1) h byt e( 3)—L=L/ VAl ue
hbyt e(2)

hbyt e( 3) [=1}—val e

Abb. C-8: Syntheseergebnisse des VHDL-Modells kette
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Bei der Architektur f al sch hingegen werden Signale eingesetzt. Da
Signalzuweisungen im Prozel3 nicht sofort ausgefiihrt werden, werden
die Zuweisungen an mer ker nicht wirksam, so dal3 nur noch eine
Zuweisung, ndmlich "mer ker <= mer ker XOR hbyt e( 3) " ver-
bleibt, also ein einzelnes rickgekoppeltes X OR-Gatter.

2.34 Arithmetische Operatoren
Um die Probleme bei der Umsetzung von arithmetischen Operatoren

naher zu beleuchten, wird das Beispiel eines 4-Bit-Volladdierers auf-
gegriffen. Dessen Schnittstellenbeschreibung lautet:

ENTI TY addierer 1S
PORT ( a,b: [IN std_logic_vector (3 DOMTO 0);
cin: IN std_logic;

s: QUT std_l ogi c_vector (3 DOMTO 0);
cout: QUT std_logic );
END addi erer;

Die Eingangssignale a und b stellen die Summanden des Addierers
dar. Die Ports ¢ci n und cout entsprechen dem Ubertragsbit ("carry")
auf der Ein- bzw. Ausgangsseite. Das vier Bit breite Ausgangssignal s
schliefdlich steht fir die Summe.

Im folgenden werden verschiedene VHDL-Beschreibungen des Addie-
rer-Verhaltens betrachtet. Die Architektur zwei _pl us beschreibt
den Addierer sehr einfach, indem die beiden Eingangssignale und der
Carry-Eingang durch Hinzuftgen von " 0" -Stellen mit zwei Plus-
zeichen verknupft werden:
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ARCH TECTURE zwei _plus CF addierer IS

SIGNAL tenp: std_l ogi c_vector (4 DOMTO 0); -- 5 Bt
BEA N

tenp <= ("0" &a) + ("0" &b) + ("0000" & cin);

cout <= tenp(4); -- Uebertrag

s <= tenp(3 DOMITO 0); -- Summe

END zwei _pl us;

Da zu erwarten ist, da3 manche Syntheseprogramme aus zwei Plus-
zeichen auch zwei Addierer aufbauen, wird die Beschreibung in der
Architektur ei n_pl us auf ein Pluszeichen reduziert:

ARCH TECTURE ein_plus CF addierer IS

SIGNAL tenp: std_logic_vector (5 DOMTO 0); -- 6 Bit
BEG N

temp <= ("0" & a &cin) + ("0" &b & "1");

cout <= tenp(5); -- Uebertrag

s <= tenp(4 DOMITO 1); -- Summe
END ei n_pl us;

Als Alternative zu diesen beiden funktionalen Beschreibungen kann
man aber auch "hardware-orientiert” modellieren und beispielsweise
direkt eine "Ripple-Carry-Struktur" vorgeben:

ARCH TECTURE ripple CF addierer 1S
SIGNAL c: std_l ogic_vector (3 DOMTO 0);
BEA N
s <= (a XCRb) XOR (c(2 DOMTO 0) & cin);
c <= ((a XCRb) AND (c(2 DOMNTO 0) & cin)) CR (a AND b);
cout <= ¢(3);
END ri ppl e;

Naturlich kann man alternativ auch eine "Carry-L ook-Ahead-Struktur"
beschreiben:
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ARCH TECTURE cla OF addierer 1S
SIGNAL c: std_| ogi c_vector (2 DOMTO 0);
SIGNAL p,g: std_logic_vector (3 DOMITO 0);
BEA N
p <= a XCR b;
g <= a AN\D b;
s <=p XR(c &cin);
c(0) <= g(0) R (p(0) AND cin);
c(1) <=9g(1) R (p(1) AND c(0));
c(2) <=9(2) R (p(2) AND c(1));
cout <= g(3) R (p(3) AND c(2));
END cl a;

Bei der Synthese der verschiedenen Architekturen ergibt sich, dal3 mit
ei n_pl us meistens bessere Ergebnisse erreicht werden als mit
zwei _pl us. Abb. C-9 zeigt die Ergebnisse (Flache in Gatteraquiva-
lenten, GA; Laufzeit in ns) bei der Synthese von 4-Bit- und 32-Bit-
Addierern mit den vier unterschiedlichen Architekturen, jeweils auf
minimale Flache (4F, 32F) bzw. minimale Laufzeit (4L, 32L) opti-
miert:

/~  ARCHI TECTURE /~  ARCHI TECTURE
zwei _pl us ripple
4L 89GA 32ns 4L 142GA 2,0ns
4F 54GA 6,0ns 4F 41GA 53ns
32L 741GA 9,0ns 32L 497 GA 14,6 ns
\SZF 432 GA 333 nsj ENTI TY \32F 331 GA 45,9 nsj
| addi erer |
/~  ARCHI TECTURE /~ ARCHI TECTURE
ei n_pl us cla
4L 92GA 277ns 4L 104GA 23ns
4F 36GA 49ns 4F 35GA 49ns
32L 568 GA 53ns 32L 538GA 6,2ns
k32F 286 GA 30,5 nsj \32F 273 GA 23,0 nsj
Abb. C-9: Syntheseergebnis verschiedener Addiererarchitekturen

Abb. C-9 zeigt, da3 sich das Syntheseergebnis sowohl durch die
"constraints’ (Optimierungsbedingungen) as auch durch den Model-
lierungsstil erheblich beeinflussen 1&03t. Dies gilt fur alle betrachteten
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Syntheseprogramme. Besonders fallt hier auf, dal3 die Architektur cl a
(Carry-Look-Ahead) meist auf eine kleinere Schaltung als die Ripple-
Carry-Architektur fuhrt. Beim manuellen Entwurf hétte man durch
Einsatz einer Ripple-Carry-Architektur eine kleinere Schaltung erzielt
als mit der Carry-Look-Ahead-Architektur. Dies zeigt, dal3 die Synthe-
seprogramme die gegebenen Gleichungen nicht als Addierer erkennen
kénnen und in diesem Fall die Gleichungen fir den Carry-Look-
Ahead-Addierer offensichtlich mehr Spielraum fir die Flachenopti-
mierung bieten.

Bei neueren Versionen der Syntheseprogramme ist die Verwendung
von arithmetischen Operatoren sinnvoller ist as die Angabe von logi-
schen Gleichungen, da die Programme oft optimierte Module fir die
Synthese von arithmetischen Operatoren zur Verflgung stellen.

2.35 Schleifen

Von den drei Schleifenarten, die in VHDL mdglich sind (FOR-
Schleife, WHI LE-Schleife und Endlosschleife) wird nur die FOR-
Schleife von den Syntheseprogrammen uneingeschrankt unterstiitzt,
weil hier die Anzahl der Schleifendurchléufe vor der Ausfiihrung der
Schleife bekannt ist.

Das folgende Beispiel zeigt, wie durch einen fur die Simulation kor-
rekten, aber fir die Synthese unginstigen Einsatz von Schleifen ein
hoher Flachenaufwand impliziert wird. Dazu soll das Modell eines
Barrel-Shifters betrachtet werden, der 8-Bit breite Daten (dat a_i n)
in Abhangigkeit von einem Steuersignal (adr esse) um his zu sieben
Stellen rotieren kann.

ENTITY barrel 1S
PCORT (data_in : IN std_ulogic_vector (7 DOMTO 0);
adresse : IN std_logic_vector (2 DOMTO 0);
data out : QUT std_ul ogic_vector (7 DOMTO 0));
END barrel ;
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ARCH TECTURE eins CF barrel IS
SIGNAL adr : integer RANGE 0 TO 7 := 0;

BEG N
adr <= conv_integer(adresse); -- Konvertierung in integer
PROCESS (data_in, adr)
BEG N

FCRi IN 7 DOMTIO O LOCP
data out((i + adr) nmod 8) <= data_in(i);
END LOCP,
END PROCESS;
END ei ns;

ARCH TECTURE zwei CF barrel IS
SIGNAL adr : integer RANGE O TO 7;
BEA N
PROCESS (data_in, adresse)
VAR ABLE puffer : std_ul ogic_vector(7 DOMTO 0);
BEG N
puffer := data_in;
FCRi INO TO 2 LOCP
IF (adresse(i) ='1") THEN
puffer := puffer(7-2**i DOMTO 0) &
puf fer (7 DONTO 7-2**j +1) ;
END | F;
END LQCP;
data_out <= puffer;
END PROCESS;
END zwei ;

Bei der Synthese der Architektur ei ns ist zu erkennen, dal? fur jeden
Schleifendurchlauf ein eigener Addierer generiert wird, also insgesamt
acht Addierer entstehen. Zwar kénnen diese Addierer bei entsprechen-
der Optimierungseinstellung zum Teil wieder reduziert werden, aber
die Schaltung bleibt fur immer grofRer und langsamer als bei geschick-
ter Modellierung unter Verwendung einer Puffervariablen (Architekur
zwei ). Eine Untersuchung der Synthese mit funf verschiedenen
Beschreibungsvarianten fur einen 32-Bit-Linksrotierer ergab Gatter-
aquivalente zwischen 480 und 3096 und Laufzeiten zwischen 9,5 und
72,5 ns. Hieraus wird ersichtlich, da3 man, zumindest in einigen extre-
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men F&llen, durch ungeschickte Modellierung einige 100% an zuséiz-
licher Logik erzeugen kann.

Die Ergebnisse kdnnen dahingehend verallgemeinert werden, daf3
Schleifen zur Verarbeitung von einzelnen Signalen vermieden werden
sollten, da dies zu einer Vervielfachung der Hardware fuhrt.

2.3.6 Zusammenfassung

Nach Untersuchung einer Vielzahl von kombinatorischen Schaltungen
unter Verwendung von diversen Modellierungsarten zeichnen sich fol-
gende Ergebnisse ab:

0 Bei kleinen Schaltungen héngen die Syntheseergebnisse nicht
von der Art der Beschreibung ab. Es spielt also keine Rolle, ob
eine bestimmte Funktion mit | F, CASE, SELECT oder durch
direkte Angabe der logischen Funktion mit arithmetischen und
Booleschen Operatoren beschrieben wird.

[  Bei groBen Schaltungen hingegen ist eine tabellarische Be-
schreibung der Funktion mit Hilfe von sequentiellen Anweisun-
gen (I F, CASE etc.) kaum noch mdglich. Hier missen mog-
lichst einfache und kompakte Operatoren gewéhlt werden. Ge-
genlber eigenen Beschreibungen der Funktionalitét haben diese
Operatoren dartuberhinaus den Vorteil, dal3 sie vom Synthese-
programm besser interpretiert werden kdnnen, d.h. durch geeig-
netes Setzen von "constraints' kann man i.d.R. die Optimie-
rungsziele leichter erreichen.

0 Innerhalb algorithmischer Beschreibungen sollten Variablen
verwendet werden. Das Ergebnis des Algorithmus wird dann den
Signalen oder Ports zugewiesen (vgl. Beispiel "ket t e").

) In einigen Fallen kann man durch eine komplexere, har dwar e-
nahere Modellierung auch ein besseres Syntheseergebnis erzie-
len (sieht man vom Beispiel des "Ripple-Carry-Addierers’ ein-
mal ab).

(0  Beim Einsatz von Schleifen zur Abarbeitung der einzelnen Ele-
mente eines Vektors wird oft vielfache Logik erzeugt (vgl. Bsp.
"bar r el "). Schleifen sollten deshalb nur dann eingesetzt wer-
den, wenn genau dieses erwiinscht ist (vgl. Bsp. "ket t e").
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2.4 Synthese von sequentiellen Schaltungen
24.1 Latches

Gegeben sei folgende VHDL-Beschreibung:

ENTITY was_ist_das IS
PORT ( a,b: IN bit;
c: QJur bit );
END was_i st _das;

ARCH TECTURE behave CF was_ist_das IS
BEA N
PROCESS (a, b)
BEA N
IF (a="0) THENc <= b;
END | F;
END PRCCESS;
END behave;

Wenn das Signal a auf ' 0" liegt, wird dem Ausgang ¢ der Wert des
Eingangs b zugewiesen. Im Fallea ="' 1' erfolgt keine explizite Zu-
weisung des Ausgangs c, so dal’ der vorhergehende Wert beibehalten
wird. Dies bedeutet aber wiederum, dal3 der Wert gespeichert werden
muf3. Folglich beschreibt das obige Modell ein Speicherelement, ein
D-Latch (Abb. C-10). Bei diesem Latch ist a das Enable-Signal, b der
Dateneingang und ¢ der Ausgang. Bei a ="' 0" ist das Latch transpa-
rent, so daid alle Anderungen des Eingangs b sofort am Ausgang c er-
scheinen. Bei a =' 1' st das Latch gesperrt (Halten), so da3 Ande-
rungen des Eingangs b sich nicht auf den Ausgang ¢ auswirken.

b— 1D Q
a—gcC1

Abb. C-10: Schaltbild eines D-Latch
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Aus dieser Beschreibung kann man nicht nur ableiten, wie man prin-
zipiell ein Latch modelliert, sondern auch die Gefahr der Synthese un-
erwiinschter Speicherelemente bei unvollstéandigen | F-Anweisungen
in VHDL-Modellen erkennen. Immer dann, wenn in einer | F-Anwei-
sung bestimmte Signale nur in einem Teil der Zweige auf der linken
Seite von Signalzuweisungen stehen, mul3 ein Speicherelement erzeugt
werden. Dies gilt auch fur unvollstandige Zuweisungen in CASE-An-
weisungen.

2.4.2 Flip-Flops

Flip-Flops unterscheiden sich von Latches durch ihre Taktflanken-
steuerung. Zur Modellierung muf3 ein Pegelibergang an einem Takt-
signal erkannt werden, wozu sich das VHDL-Attribut EVENT eignet.
Dieses Attribut bezieht man auf das Taktsignal und plaziert es in ei-
nem Prozeld entweder in einer WAI T- oder in einer | F-Anweisung:

ENTITY dff IS
PCORT (clk,d: IN std_ul ogic;
q: QUT std_ul ogic);
END df f;

ARCH TECTURE variantel CF dff IS
BEQ N
PROCESS
BEA N
VAT UNTIL clk'" EVENT AND cl k = "1';
q <= d;
END PROCESS;
END vari ant el;

264 © G. Lehmann/B. Wunder/M. Selz



2 Synthese

ARCH TECTURE variante2 CF dff IS
BEQ N
PROCESS (cl k)
BEA N
IF clk" EVENT AND clk = '1'" THEN
q <= d
END I F;
END PROCESS;
END vari ant e2;

Beide Architekturen beschreiben ein D-Flip-Flop. Streng genommen
sind sie jedoch nicht ganz korrekt, denn der Fall eines Wechsels am
Signal cl k von' X' nach' 1" ist nicht erfafd. Die Beschreibungen
wuirden dann falschlich eine steigende Taktflanke erkennen. Eine zu-
sétzliche Uberpriifung, ob das Taktsignal vorher ' 0' war, kann mit
Hilfe des Attributs LAST _VALUE geschehen:

ARCH TECTURE variante3 CF dff IS
BEA N
PROCESS
BEQ N
VWAIT UNTIL cl k' EVENT AND clk = "'1'
AND cl k' LAST VALLE = '0';
q <= d
END PROCESS;
END vari ant e3;

ARCH TECTURE variante4 CF dff IS
BEQ N
PROCESS (cl k)
BEQ N
IF clk' EVENT AND clk = '1' AND cl k' LAST VALLE = ' ('
THEN q <= d;
END I F;
END PROCESS;
END vari ant e4;
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Da eine Erkennung von steigenden oder fallenden Flanken eines
Signals haufig benétigt wird, sind die zwei Funktionen RI SI NG
_EDGE und FALLI NG_EDGE in das |EEE-Package integriert wor-
den. Sie enthalten die Beschreibung geméid var i ant e4 und geben
ein Signal vom Typ bool ean zuriick, welches t r ue ist, wenn eine
steigende bzw. fallende Flanke erkannt wurde. Allerdings wird das
Attribut LAST_VALUE, und damit auch diese beiden Funktionen,
nicht von allen Syntheseprogrammen unterstiitzt.

Wenn man statt des D-Flip-Flops ein T-Flip-Flop (Toggle-Flip-Flop)
beschreiben mdchte, kann man die folgende Architektur verwenden.

ENTITY t_ff IS
PCRT (clk, enable: IN std_ul ogi c;
q: BUFFER std_ulogic :='0");
ENDt_ff;

ARCH TECTURE behavioral OF t_ff IS
BEG N
PROCESS
BEG N
VWAIT UNTIL cl k' EVENT AND clk ='1" AND
cl k' LAST_VALLE = '0';
IF enable ='1'" THEN q <= not q;
END | F;
END PROCESS;
END behavi oral ;

Mit dieser Beschreibung wird von den Syntheseprogrammen entweder
ein Toggle-Flip-Flop oder, falls ein solches in der Technologiebi-
bliothek nicht vorhanden ist, ein D-Flip-Flop mit vorgeschaltetem
XOR-Gatter eingesetzt.

Zu beachten ist, dal3 gewinschte asynchrone Eingange von Speicher-
elementen nicht automatisch von einem Syntheseprogramm erzeugt
werden, sondern in VHDL beschrieben werden missen. Am Beispiel
eines D-Flip-Flops mit asynchronem Rucksetzeingang sei dies gezeigt:
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ENTITY dff IS
PORT (clk,d,reset: IN std_ul ogic;
q: QUT std_ulogic );
END df f;

ARCH TECTURE async_reset CF dff IS

BEQ N

PROCESS (cl k, reset)

BEA N

IF reset ='0" THEN -- low aktives Reset
qg<='0; -- hat erste Prioritaet

ELSIF cl k' EVENT AND clk = "1'" AND -- Abfrage auf Taktfl.
cl k' LAST VALLE = '0" THEN -- nur, wenn kein reset
q <= d

END I F;

END PROCESS;

END async_reset;

2.4.3 Zustandsautomaten

Bei der Modellierung von endlichen Zustandsautomaten (FSM) muR3
man zwischen Mealy-, Moore- und Medvedev-Automaten unterschei-
den. Bei einem Mealy-Automaten hangt der Ausgangsvektor vom
momentanen Zustand und vom Eingangsvektor ab, beim Moore-
Automaten dagegen nur vom Zustand. Ein Medvedev-Automat ist da-
durch gekennzeichnet, daf’ jeder Ausgang des Automaten mit dem
Ausgang eines Zustands-Flip-Flops identisch ist. Abb. C-11 beschreibt
ein Blockschaltbild fir den Mealy-Automatentyp.

‘ Uber- [t |—> Aus-
L gangs- Zustands- gabe- |—m=

: speicher ;

Eingangs- | 100K leg— P _p! logik Ausgangs-
variablen i i variablen
cIk* * reset
Abb. C-11: Blockschaltbild eines Zustandsautomaten (Mealy)
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Die folgenden drei VHDL-Prozesse zeigen die prinzipielle, synthese-
gerechte Modellierung eines Mealy-Automaten. Die Blécke aus Abb.
C-11 sind hier in getrennten Prozessen realisiert.

zust andsspei cher: PROCESS (clk, reset)
BEA N
IF (reset ='1") THEN
zust and <= reset _zust and;
ELSIF (clk'event AND cl k="1" AND cl k' LAST VALUE = '0")
THEN zust and <= fol ge_zust and;
END | F;
END PROCESS zust andsspei cher;

ueber gangsl ogi k: PROCESS (zustand, inl, in2, ...)
BEG N
CASE zustand IS
WHEN zust andl =>
IF(inl=... ADin2=... AND...)
THEN fol ge_zustand <= ...;
ELSIF ...

WHEN zust and2 =>
END CASE;
END PROCESS ueber gangsl ogi k;

ausgabel ogi k: PROCESS (zustand, inl, in2, ...)
BEQ N
CASE zustand | S
WHEN zust andl =>
IF(inl=... ADin2=... AND...)
THEN outl <= ...; out2 <= ...;
ELSIF ...

WHEN zust and2 =>

END CASE;
END PROCESS ausgabel ogi k;
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Da die Prozesse zur Beschreibung der Ubergangslogik und der Aus-
gabelogik sehr dhnlich sind, kdnnen sie auch zusammengefaldt werden.
Eine mdgliche Fehlerquelle hierbei ist, dald Latches fir die Ausgange
erzeugt werden, wenn diese nicht in jedem Zustand und bei jeder
Kombination der Eingangssignale einen Wert zugewiesen bekommen.

Wenn man versucht, die FSM komplett in einem Prozel3 zu modellie-
ren, der lediglich vom Takt und dem Rucksetzsignal getriggert wird,
werden Flip-Flops fur die Ausgange erzeugt. Als Folgerung daraus
kann man empfehlen, bei Mealy- und Moore-Automaten einen Prozel3
fur die Zustandsspeicherung und einen weiteren Prozel3 fir den rein
kombinatorischen Teil zu verwenden.

2.5 Optimierung der "Constraints"”

Neben der Optimierung des VHDL-Modells kdnnen zur Verbesserung
der Syntheseresultate bei jedem Syntheseprogramm eine Reihe von
Optionen angegeben werden, mit denen man die gewtnschte Ziel-
setzung bei der Synthese néher spezifizieren kann (sog. "constraints").

25.1 Ziele und Randbedingungen

Grundlegende Ziele bei der Synthese sind neben einer funktionieren-
den Schaltung:

(O  geringer Flachenbedarf,
O hohe Geschwindigkeit,
(O  geringe Verlustleistung.

Daneben lassen sich auch viel detailliertere Angaben machen:

m] Festlegung der Treiberstarken an den priméren Eingangen,
m] Festlegung der Lastkapazitéten an den priméren Ausgangen,

3  Angabe von Schatzwerten bzw. Modellen zur Berilicksichtigung
von Leitungskapazitaten,

(1  Angaben zur Schwankungsbreite der Laufzeiten durch Variation
von Temperatur, Versorgungsspannung und Prozef3.
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Die angegebenen "constraints’ beziehen sich auf die gesamte Schal-
tung. Meist ist es aber wiinschenswert, sie speziell auf einen Teil der
Schaltung zu beziehen. Denkbar wére die Angabe einer maximalen
Verzdgerungszeit von einem Eingang zu einem Ausgang bei sonst
moglichst kleiner Schaltung.

25.2 Constraint-Strategien

Esisti.d.R. nicht sinnvoll, "constraints" fir die Synthese intuitiv zu set-
zen. Die Erfahrung zeigt, dal3 man bessere Schaltungsergebnisse erhdlt,
wenn man Randbedingungen nicht auf unmaogliche Werte setzt (z.B.
Laufzeit 0 ns), sondern Werte nahe des Machbaren verwendet. Dies
liegt u.a. daran, daf’ bei unmdglichen Angaben die Gewichtungen bei
den heuristischen Methoden der Synthesewerkzeuge ungiinstig gesetzt
werden.

Durch den Trade-Off Flache-Geschwindigkeit liegen die optimalen
Losungen einer gegebenen Schaltung, aufgetragen in einem Dia-
gramm Laufzeit Gber Flache, auf einer Hyperbel. Da in der Praxis eine
endliche Anzahl von nicht immer optimalen Syntheseergebnissen vor-
liegt, erhdlt man eine Reihe von diskreten Ldsungen im sog. Entwurfs-
raum.

Abb. C-12 zeigt den Entwurfsraum eines Zustandsautomaten. Die
Punkte im Entwurfsraum wurden durch viele Syntheselaufe einer
VHDL-Beschreibung unter Verwendung verschiedenster "constraints"
generiert. Leider steht ein solcher Uberblick tber die moglichen L6-
sungen zu Beginn der Synthese nicht zur Verfligung.

Das Ziel beim Einsatz von "constraints" ist es, dem Syntheseprogramm
mitzuteilen, welche Realisierung gewtnscht wird. Man kann allerdings
kaum vorhersagen, welche "constraints" zu welcher Schaltung fihren,
so dal? ein iteratives Vorgehen notwendig wird.

Man geht dabei sinnvollerweise so vor, dal3 man mit realen, d.h. leicht
verwirklichbaren "constraints’ beginnt und diese so lange verschérft,
bis das Syntheseprogramm keine bessere Schaltung mehr liefert.
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Abb. C-12: Entwurfsraum eines Zustandsautomaten

Am Beispiel des Zustandsautomaten sollen einige mogliche Strategien
dargestellt und bewertet werden. Die Ergebnisse haben keine allgemei-
ne Gultigkeit, sollen jedoch die grundsétzliche Problematik aufzeigen.

2521 Laufzeit Null

Eine einfache Strategie besteht darin, die gewilinschte Laufzeit der
Schaltung, ohne Abschétzung der tatsachlich machbaren Laufzeit, auf
"Null" zu setzen. Abb. C-13 zeigt das Ergebnis dieser Strategie im
Entwurfsraum des erwahnten Beispiels (schwarz ausgefillter Kreis).
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Abb. C-13: Ergebnis der Strategie "Laufzeit Null"
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Wie aus der Abbildung ersichtlich ist, fihrt diese Strategie keineswegs
ZU einem guten Resultat.

2.5.2.2 Laufzeit "in der Ndhe des Machbaren"

Eine andere Strategie besteht darin, ein Laufzeit-Constraint "in der
Né&he des Machbaren" zu setzen. Hintergrund ist, dal3 bei der Verfol-
gung dieser Strategie die Gewichtungsfaktoren bei der Optimierung
eine bessere Wirkung zeigen als bei der zu starken Gewichtung der
Null-Laufzeit. Diese Strategie wird auch von vielen Synthesepro-
grammherstellern empfohlen.

Fiar den vorliegenden Fall wurde das Laufzeit-Constraint einmal auf
3 nsund einmal auf 4 ns gesetzt. Die Ergebnisse sind als schwarz aus-
gefullte Kreise in Abb. C-14 aufgetragen.
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3 } } } I
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Flache / [GA]
Abb. C-14: Ergebnisse der Strategie "machbare Laufzeit"

Auch damit werden nicht die schnellsten Schaltungen generiert. Viel-
mehr erha&lt man dhnliche Ergebnisse wie bel der ersten Strategie.

2.5.2.3 Mehrfache Optimierung

Eine weitere Strategie besteht darin, das Ergebnis obiger Strategien
durch mehrere aufeinanderfolgende Syntheseldufe zu optimieren.
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Eine neunfache Optimierung des Zustandsautomaten, auf der Basis der
Laufzeit 3 ns, fuhrt auf die in Abb. C-15 dargestellten Ergebnisse
innerhalb des Entwurfsraums (schwarz ausgefUillte Kreise).
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Abb. C-15: Ergebnisse der Strategie "mehrfache Optimierung"

Mit dieser Strategie erhdlt man eine der schnellsten Schaltungen im
Feld mit ca. 4 ns Laufzeit. Aufgrund der mehrfachen Optimierung er-
geben sich jedoch deutlich hohere Rechenzeiten. Auflerdem a3t sich
nicht vorhersagen, nach welcher Iteration das beste Ergebnis, d.h. ein
globales Minimum, erreicht wird.

Abb. C-16 zeigt die nach jedem lterationsschritt erreichte Laufzeit:
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Abb. C-16: Laufzeit bei mehrfacher Zeitoptimierung
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An den Ergebnissen des Beispiels |&3t sich erkennen, dal3 eine wieder-
holte Optimierung nicht immer den gewtlnschten Erfolg mit sich
bringt. Eine mehrfache Optimierung ist jedoch trotz erhdhter Rechen-
zeiten dem blinden Vertrauen auf ein gutes Ergebnis nach nur einem
Syntheselauf vorzuziehen.

2.6 Ressourcenbedarf bei der Synthese

Neben den Performancedaten der von einem Syntheseprogramm er-
zeugten Schaltung spielt auch der Zeitbedarf fur die Synthese eine
wichtige Rolle. Kann bei einzelnen Syntheseldufen eine hohe Rechen-
zeit vielleicht noch akzeptiert werden, so wird bei gréReren Entwirfen
und mehreren Synthesedurchlaufen der Faktor Rechenzeit unmittel bar
bestimmend fur die gesamte Entwurfszeit. Daneben spielen auch An-
forderungen an die benétigte Hardwareplattform, der erforderliche
Arbeits- und Swap-Speicher und der vom Programm bendtigte Spei-
cherplatz eine Rolle.

Verflugbare Syntheseprogramme bieten leider keine Mdglichkeit, die
Rechenzeit abzuschétzen oder gar ein Limit dafur zu setzen. Es ist le-
diglich moglich, die Anzahl der Optimierungszyklen durch Optionen
auf niedrig, mittel oder hoch einzustellen. Der Anwender sollte also
vor dem Start des Syntheseprozesses eine Vorstellung von der fur die
Synthese benétigten Rechenzeit haben. Die wichtigsten Einflufdfak-
toren dafUr sind:

m Leistungsfahigkeit der Rechnerumgebung,
m Art des Syntheseprogrammes,

M Art der VHDL-Beschreibung,

m gesetzte "constraints”,

) verwendete Technologiebibliothek.

Die folgenden beiden Abbildungen zeigen die benétigte Rechenzeit
(reine CPU-Zeit) fur drei verschiedene Schaltungen, abhéngig von der
Grolde der Schaltung, einmal fur Flachenoptimierung und einmal fur
Laufzeitoptimierung. Zur Synthese wurde ein Rechner vom Typ SUN
Sparc IPX mit 32 MB Arbeitsspeicher verwendet.
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Abb. C-17: CPU-Zeit bei Flachenoptimierung
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Abb. C-18: CPU-Zeit bei Laufzeitoptimierung

Die beiden Abbildungen zeigen deutlich, dal3 die Laufzeitoptimierung
sehr viel mehr CPU-Zeit erfordert als die Optimierung auf geringste
Flache. Bei den dargestellten Schaltungen, die sich im Bereich von ein-
igen hundert Gatteraquivalenten bewegen, ist ein Unterschied bis etwa
zum Faktor 10 festzustellen, wéhrend bei grofieren Schaltungen (meh-
rere tausend Gatteraquivalente) Unterschiede bis zum Faktor 100 auf-
treten.

Aulerdem zeigen die letzten beiden Abbildungen, dal3 die Rechen-
zeiten fur die Addierer- und Komparatorschaltung weit weniger von
der SchaltungsgrofRe abhangig sind als die der Zahlerschaltung. Ur-
sache hierflr ist, da’ das Synthesewerkzeug bei Addierern und Kom-
paratoren auf programminterne Makros zuriickgreifen kann.
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