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1 Einleitung

Dieses Kapitel fiihrt den Leser in die Thematik ein und gibt einen Uberblick iiber die
wesentlichen Ziele und Inhalte der vorliegenden Arbeit.

1.1 Motivation

Digitale logische Schaltungen findet man heutzutage in fast jedem elektronischen Pro-
dukt. Je nach produzierter Stiickzahl werden diese Schaltungen unterschiedlich reali-
siert. Bei einer Herstellung des Produktes in sehr hohen Stiickzahlen kann gegeniiber
einer Realisierung aus den bereits am Markt erhiltlichen Standardbausteinen eine Kos-
tensenkung erreicht werden, indem die Schaltungen auf einen Chip integriert werden.
Da der so entstehende Chip durch den Chip-Hersteller speziell fiir den vorgesehenen
Verwendungszweck erstellt wird, spricht man hier von einer anwendungsspezifischen
integrierten Schaltung (Application Specific Integrated Circuit — ASIC). Eine alternati-
ve Moglichkeit fiir die Realisierung der in einem Produkt bendtigten Schaltungen bie-
ten sogenannte FPGAs (Field Programmable Gate Arrays) als frei programmierbare
ICs. Wenn die zu fertigenden Stiickzahlen in einer Serienproduktion die hohen initialen
Kosten fiir eine ASIC-Produktion nicht rechtfertigen, ist die Verwendung eines FPGAs
fiir die Serienproduktion eine oft gewéhlte Alternative.

Die Fertigung von FPGAs in immer kleineren Strukturen verursacht - vor allem dann,
wenn FPGAs erstmalig in einer neuen Prozessgeneration hergestellt werden - eine zu-
nehmende Defektdichte bei der Herstellung. Da eine sinkende Ausbeute direkte Auswir-
kungen auf den Stiickpreis eines FPGAs und seine Verfiigbarkeit am Markt hat, nutzen
die filhrenden FPGA-Hersteller Verfahren, die eine Steigerung der Ausbeute durch die
Nutzung von defekten FPGAs ermdglichen.

1.2 Stand der Technik

Eine spezielle Routing-Architektur, die lange Verbindungssegmente verwendet, ermog-
licht dem FPGA-Hersteller Altera die Anwendung eines Verfahrens fiir die Nutzung
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von defekten FPGAs, das auf redundant vorhandenen Spalten von Logikblocken ba-
siert. Defekte Logikblock-Spalten werden nach der FPGA-Herstellung durch redundant
vorhandene Spalten ersetzt. Die Ansteuerung der Logikblocke durch den Konfigurati-
onsspeicher auf dem FPGA wird so verédndert, dass die Programmierung des FPGAs
wie gewohnt erfolgen kann. Altera konnte durch die Anwendung dieses Verfahrens be-
reits in einigen der angebotenen FPGA-Familien die Ausbeute an nutzbaren FPGAs
steigern [altOO] und setzt auch in der aktuellen Herstellung der Stratix IV-FPGAs ein
Verfahren ein, das mit redundanten Schaltungen arbeitet [altO8]]. Dieses Verfahren kann
bei FPGAs, deren Architektur viele kurze Verbindungssegmente enthalten (island-style
und row-based FPGAs, sieche Abschnitt[2.1.2), nur mit einer aufwéndigen Erweiterung
der Verbindungsstrukturen eingesetzt werden.

Der FPGA-Hersteller Xilinx wendet fiir seine im island-style konstruierten FPGAs ein
Verfahren an, das nicht auf eine Verianderung der bestehenden FPGA-Architektur an-
gewiesen ist und zudem keine Lokalisierung der Defekte auf dem FPGA erfordertﬂ
Leicht defekte FPGAs werden erneut getestet, wobei ein spezieller Test durchgefiihrt
wird, bei dem nur die von dem Kunden tatsidchlich genutzten Teile des FPGAs getestet
werden. Wenn die FPGAs diesen Test erfolgreich durchlaufen, werden sie dem Kunden
fiir eine Serienproduktion verkauft. Ein Nachteil dieser Vorgehensweise ist der Ver-
lust der Rekonfigurierbarkeit der FPGAs. Die defekten FPGAs konnen nur mit FPGA-
Konfigurationen verwendet werden, mit denen sie vorher bei dem FPGA-Hersteller ge-
testet wurden. Wenn spiter wihrend der Produktion eine Nachbesserung des Designs
erforderlich ist, konnen die bereits mit der FPGA-Konfiguration getesteten und erwor-
benen FPGAs nicht mehr verwendet werden. Ein nachtrigliches Update einer FPGA-
Konfiguration nach der Auslieferung des Produktes an den Kunden ist ebenfalls nicht
mehr moglich.

1.3 Wesentliche Beitrage der Arbeit

Der Einsatz der oben vorgestellten Verfahren bei den fiihrenden FPGA-Herstellern
zeigt, dass die Steigerung der Ausbeute durch die Verwendung von defekt hergestellten
FPGAs von zunehmender Bedeutung ist. Das von dem FPGA-Hersteller Altera verwen-
dete Verfahren kann jedoch nicht fiir alle FPGA-Architekturen problemlos verwendet
werden. Auch das von Xilinx genutzte Verfahren ist nicht unproblematisch aufgrund
der eingeschriankten Rekonfigurierbarkeit des FPGAs.

Alternativ zu der Anpassung eines FPGAs an die vorliegende FPGA-Konfiguration be-
steht eine naheliegende Moglichkeit fiir die Nutzung von teildefekten FPGAs darin,
die bei der Programmierung vorhandene Flexibilitit auszunutzen. Da FPGAs aus vielen

1Easy Path FPGA Series [eas08]|
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gleich aufgebauten Schaltungselementen bestehen, kann die Konfiguration eines FPGAs
derart erfolgen, dass die defekten Schaltungselemente des FPGAs nicht verwendet wer-
den. Die Eignung dieses Ansatzes fiir eine Serienproduktion hingt von der Zeit (und
damit den Kosten) ab, die fiir die Durchfiihrung der folgenden Schritte benotigt wird:

1. Lokalisierung der defekten Schaltungsteile auf dem FPGA
2. Erstellung einer individuellen FPGA-Konfiguration unter Umgehung der Defekte

Fiir den in der vorliegenden Arbeit entwickelten Ansatz ist eine Lokalisierung der de-
fekten Logikblocke, also eine Diagnose der defekt produzierten FPGAs, eine unabding-
bare Voraussetzung. Da in dem Ansatz defekte Logikblocke umgangen werden, miissen
diese zuvor in einer Diagnose des FPGAs identifiziert werden. Forschungen zu alterna-
tiven Diagnose-Verfahren zielen darauf ab, die momentan sehr hohen Kosten fiir eine
Diagnose eines FPGAs zu reduzieren. Aufgrund der technologischen Entwicklung wird
allgemein vermutet, dass zukiinftige FPGA-Generationen deutlich mehr Defekte enthal-
ten, als die zur Zeit produzierten FPGAs. Sinkende Kosten auf der Seite der Diagnose-
Verfahren und steigende Kosten aufgrund einer sinkenden Ausbeute an FPGAs konnten
so in Zukunft zu wirtschaftlich einsetzbaren Diagnose-Verfahren fithren. Das Problem
einer effizienten Lokalisierung von defekten Schaltungsteilen auf einem FPGA wird
durch den in dieser Arbeit entwickelten Ansatz nicht behandelt. Die Position der defek-
ten Logikblocke innerhalb des FPGAs wird als bekannt vorausgesetzt.

Da die Programmierung von teildefekten FPGAs innerhalb einer Serienproduktion ein
zeitkritischer Faktor ist, kann die Platzierung und Verdrahtung der Schaltung nicht fiir
jedes FPGA individuell erfolgen, bevor das FPGA in der Produktion programmiert wird.
Existierende Forschungsansitze, die eine beschleunigte Programmierung von teildefek-
ten FPGAs in der Produktion erméglichen, konnen wie folgt grob kategorisiert werden:

e Dynamische Platzierung und Verdrahtung auf dem FPGA
Die Platzierung und die Verdrahtung der Schaltung werden erst nach der Pro-
grammierung in der Produktion auf dem FPGA durchgefiihrt.

o Anpassung einer bestehenden Konfiguration des FPGAs unter Umgehung der De-
fekte
Eine flexible FPGA-Konfiguration wird jeweils mit einem geringen Zeitaufwand
direkt vor oder direkt nach der Programmierung in der Produktion an das jeweils
vorliegende defekte FPGA angepasst.

Der in der vorliegenden Arbeit entwickelte Ansatz kann der letztgenannten Kategorie
zugeordnet werden. Eine besondere Herausforderung fiir Forschungsansitze in dieser
Kategorie ist die Vorhersage des kritischen Pfades fiir die auf dem FPGA realisierte
Schaltung, da sich die Anpassung der FPGA-Konfiguration an ein defektes FPGA auf
die Verzogerungszeiten innerhalb dieser Schaltung auswirken kann. Da vorher nicht
bekannt ist, welche Defekte auf den zu programmierenden FPGAs vorliegen, kann fiir
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die Schaltung nur der lingste Pfad, der aufgrund einer Anpassung an ein defektes FPGA
entstehen kann, als obere Schranke fiir die Verzogerungszeit garantiert werden. Diese
pessimistische obere Schranke fiir die Verzogerungszeit muss daher als kritischer Pfad
fiir die realisierte Schaltung angesehen werden.

In der vorliegenden Arbeit wurde erstmals ein Verfahren entwickelt, das IP-Cores in
einer spidten Phase des Design-Flows durch defekttolerante IP-Cores ersetzt. Abbil-
dung [[.T] skizziert diesen Vorgang im Hard-Core basierten Verfahren. Die Schaltungs-
beschreibung, die in Form einer Netzliste vorliegt, wird zunichst, wie im urspriing-
lichen Design vorgesehen, auf eine FPGA-Konfiguration abgebildet. Das iiber eine
statische Timing-Analyse ermittelte Zeitverhalten der Schaltung innerhalb der FPGA-
Konfiguration wird als Grundlage fiir das Re-Mapping der urspriinglichen IP-Cores
herangezogen. Ein Re-Mapping, und somit die Einfithrung von defekttoleranten Schal-
tungsteilen, findet nur fiir IP-Cores statt, in denen fiir das Zeitverhalten dieser Schal-
tungsteile im ungiinstigsten Fall ausreichend Slack vorhanden ist. Durch dieses Vorge-
hen wird die Timing-ClosureE] fiir den abschlieBenden Place&Route-Vorgang, der aus
dem DT-Mapping eine DT-Konfiguration erzeugt, erleichtert.

Fiir die Anpassung der defekttoleranten Schaltungsteile an ein defektes FPGA wurde in
der vorliegenden Arbeit ein Verfahren entwickelt, das auf einer Idee basiert, die erstmals
von Lach et al. [LMSP98al] vorgestellt wurde. Fiir jedes IP-Core werden mehrere Aus-
fiihrungen erstellt, die riumlich unterschiedlich verteilt realisiert sind. Bei einer defek-
ten Teil-Schaltung in einem FPGA wird bei dessen Programmierung wenn mdglich eine
Ausfiihrung des IP-Cores verwendet, die diese Teil-Schaltung fiir die korrekte Funktion
nicht benotigt.

Das Verfahren kann defekte FPGAs nur dann nutzen, wenn die defekten Schaltungsteile
sich ausschlieBlich auf die Logikblocke dieser FPGAs auswirken. Da von den FPGA-
Herstellern keine Informationen herausgegeben werden, aus denen Riickschliisse auf
den bei der Herstellung der FPGAs erzielten Yield moglich sind, konnte im Rahmen
dieser Arbeit nur eine grobe Abschitzung der moglichen Steigerung des Yields, die ent-
steht, wenn FPGAs mit defekten Logikblocken genutzt werden konnen, erfolgen. Die-
se Abschitzung wurde basierend auf einem gingigen Ausbeutemodell vorgenommen
und fiihrt zu dem Ergebnis, dass der random yield bei einem urspriinglichen Wert von
Yranpom = 0,5 auf Yranpou = 0,66 verbessert wird, wenn 40% der auf dem Chip im
Durchschnitt auftretenden Defekte auf einen Logikblock begrenzt sind und FPGAs mit
defekten Logikblocken nicht als Ausschuss, sondern als verwendbare Chips betrachtet
werden. Wenn man von Yganpoy = 0,8 ausgeht, kann unter den gleichen Bedingun-
gen eine Verbesserung auf Yzaypoy = 0,875 erreicht werden. Um einen Anreiz fiir
den Kunden des FPGA-Herstellers zu schaffen, defekte FPGAs in der Serienproduktion

2,,Timing-Closure“ beschreibt die Back-End-Aufgabe, die sich damit auseinandersetzt, das vom Front-
End-Designer erwartete Zeitverhalten (Timing) zu erreichen bzw. zu implementieren.



KAPITEL 1. EINLEITUNG
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Abbildung 1.1: Das Re-Mapping im Hard-Core basierten Verfahren

einzusetzen, miissten defekte FPGAs jedoch giinstiger als voll funktionsfahige FPGAs

angeboten werden.
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1.4 Inhaltsubersicht

Der weitere Aufbau der Arbeit gliedert sich wie folgt: Kapitel 2 stellt einige Grundla-
gen vor, die fiir das Verstindnis der folgenden Kapitel erforderlich sind. Da der in dieser
Arbeit vorgeschlagene Ansatz auf einer vorherigen Diagnose der defekten FPGAs ba-
siert, die mit den zur Zeit in der Herstellung von FPGAs iiblichen Testmethoden nicht
wirtschaftlich durchgefiihrt werden kann, stellt Kapitel 3 Forschungen zu alternati-
ven Diagnose-Verfahren vor, die eine Reduzierung der Kosten fiir die Diagnose eines
FPGASs zum Ziel haben. Kapitel 4 stellt im Anschluss daran andere Ansitze fiir die Nut-
zung von defekten FPGAs vor und vereinfacht durch eine Klassifizierung dieser Ansitze
einen spdteren Vergleich mit dem in dieser Arbeit entwickelten Verfahren. In Kapitel
S werden dann, nach einem ersten groben Uberblick, alle Komponenten des in dieser
Arbeit vorgeschlagenen Ansatzes ausfiihrlich vorgestellt. In Kapitel 6 erfolgt schlief3-
lich eine ausfiihrliche Bewertung des Ansatzes und ein Vergleich mit den in Kapitel 4
dargestellten, vergleichbaren Arbeiten.



2 Grundlagen

Im diesem Kapitel werden Grundlagen dargestellt, die fiir ein Verstidndnis dieser Ar-
beit sinnvoll sind und es wird fiir die einzelnen Bereiche auf weiterfithrende Literatur
verwiesen.

2.1 Aufbau eines FPGAs

Ein Field Programmable Gate Array (FPGA) ist ein programmierbarer Logikbaustein,
der die Realisierung von digitalen logischen Schaltungen ermdglicht. Er besteht aus
einer zweidimensionalen programmierbaren Schaltmatrix (engl. Array). Abbildung[2.1]
zeigt die Hauptbestandteile dieser Matrix.

Die 1/O Blocke konnen als Eingabe-Block (engl. Input) oder Ausgabe-Block (engl.
Output) konfiguriert werden und sind mit den Pins des FPGA-Bausteins verbunden, um
eine Kommunikation mit der Au3enwelt zu ermoglichen. Jeder Logikblock wird so kon-
figuriert, dass er einen Teil der zu realisierenden Schaltung implementiert. Die mit Hilfe
der Logikblocke implementierten Schaltungsteile werden durch ein programmierbares
Netzwerk von Verbindungen (engl. Routing) untereinander und mit den I/O-Blocken
verbunden. Im Folgenden soll nach einer kurzen Beschreibung des Aufbaus eines Lo-
gikblocks auf Besonderheiten in der Anordnung der programmierbaren Verbindungen
in unterschiedlichen FPGA-Architekturen eingegangen werden.

2.1.1 Aufbau eines Logikblocks

Um ein Schaltnetz in einem FPGA zu implementieren, werden die Schaltfunktionen
nicht, wie aus dem VLSI-Entwurf bekannt, durch einzelne Gatter, sondern durch spe-
zielle programmierbare Speicherbausteine, sogenannte look-up table (LUT) oder/und
Multiplexer realisiert. Abbildung zeigt die Schaltfunktion out = iyiz V i1izi3 V ipiyis
in verschiedenen Darstellungen.

Damit es moglich ist, neben digitalen Schaltnetzen in einem FPGA auch Schaltungen
mit Speicherverhalten zu realisieren, enthilt ein Logikblock neben den Komponenten
fiir die Realisierung von logischen Schaltfunktionen zusétzlich Flipflops. Abbildung
skizziert den Aufbau eines Logikblocks.
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Verbindungsleitungen

Logikblock
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Abbildung 2.1: Hauptbestandteile eines FPGAs [REGSVO3|

Der hier abgebildete Logikblock enthilt N Logik-Elemente (engl. basic logic elements
— BLE), die jeweils ein LUT mit k Eingéingen enthalten. Der Ausgang des LUT wird
iber einen Multiplexer, entweder direkt oder iiber ein Flipflop, mit dem Ausgang des
BLE verbunden. Die I Eingiinge und N Ausginge des Logikblocks sind durch eine
Multiplexer-Schaltung an dem Eingang jedes LUT verfiigbar. In der Abbildung wird
die Programmierung zwischen den Logikblocken des FPGAs und den Verbindungen
zu anderen Logikblocken (Routing wire segments) iiber SRAM-Zellen skizziert (Pro-
grammable switch). Abbildung [2.4] zeigt drei verschiedene Arten von Schaltern, die in
SRAM-FPGAs eingesetzt werden, um diese Verbindungen zu realisieren. Andere An-
sitze fiir die Programmierung der in einem FPGA enthaltenen programmierbaren Schal-
ter, wie z.B. EPROM-Zellen oder Antifuse, werden innerhalb dieser kurzen Einfithrung
in den Aufbau eines FPGAs nicht niher erldutert, da die fiir die Programmierung be-
nutzte Technologie keine Auswirkungen auf den im Folgenden erlduterten Ansatz hat.

2.1.2 Programmierbare Verbindungsleitungen

Im Handel erhiltliche FPGAs konnen bzgl. der Struktur des Verbindungsnetzwerkes
zwischen den Logikblocken und den I/O-Blocken in drei Gruppen eingeteilt werden
[BRMO9]: island-style, hierarchical und row-based FPGAs.
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]
el a8
i
T i o
:_>'|—nut Iy Iy iy I alt
i, & o 0 0 0 0
o o 0 1 0
21 oo 1o
_&—r o 1 0 0 0
o 0 1 0
_ o 1 0 0
i) I, o 1 1 1
10 0 0 0
10 0 1 1
10 0 0
1 10 1 1
i 11 0 0 0
1 11 0 1 1
i 11 11 1 0 1
o 111 11 1 1 1

Abbildung 2.2: Darstellung einer Schaltfunktion als (a) Gatternetzliste, (b) KV-
Diagramm und (c) Inhalt eines LUT

Verbindungsstruktur im island-style FPGA

Das zunichst betrachtete island-style FPGA-Modell ist in der Forschergemeinde weit
verbreitet [[CCP0O6]. Abbildung [2.5] skizziert die Verbindungsstruktur eines island-
style FPGA. Die Logikblocke sind jeweils von kurzen Anschlussleitungen umgeben
(Jeweils vier, in dem hier abgebildeten Modell), die iiber programmierbare Schalter
mit den umliegenden Leitungen verbunden werden konnen (programmable connection
switch). Diese Schalter werden zusammengefasst als connection block bezeichnet. An
den Kreuzungspunkten der horizontal und vertikal angeordneten Verbindungsleitungen
sind verschiedene Leitungslidngen skizziert: Leitungen, die mehrere Kreuzungspunkte
tiberspannen (Long wire segment) und Leitungssegmente, die durch Schalter, die unter
der Bezeichnung switch block zusammengefasst werden, mit anderen Leitungssegmen-
ten verbunden werden konnen, um eine lingere Leitung zu bilden. Diese Leitungen in
verschiedenen Lingen sind ein wichtiger Bestandteil eines FPGAs, da jeder Schalter in-
nerhalb einer ldngeren, d.h. unter Umstinden aus mehreren kurzen Leitungssegmenten
zusammengesetzten, Verbindung den Widerstand und somit das Delay der Verbindung
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Abbildung 2.3: Ein detailliert dargestellter Logikblock [CCPO6]|
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Abbildung 2.4: Verschiedene, in SRAM-FPGAs verwendete Schalter [BRM99|]

sowie die insgesamt fiir das FPGA bendtigte Fliche erhoht. Kurze Leitungssegmente
sind allerdings von Vorteil, sobald ein Teil eines long wire segments nicht benotigt wird.
In diesem Fall wiirde das long wire segment die zu treibende Kapazitit und damit das
Delay der Verbindung, sowie die fiir die Verbindung auf dem FPGA bendtigte Flidche
erhohen [BR99].

Im Handel erhéltliche FPGAs mit einer island-style- Architektur stellen daher eine Aus-
wahl von verschiedenen Verbindungslingen mit einer unterschiedlichen Anzahl von
Schaltern und Verbindungsmoglichkeiten zur Verfiigung. Als Beispiel zeigt Abbildung
die Verbindungsmoglichkeiten in einem Xilinx Virtex-II FPGA.

Das Delay der Verbindungsleitungen in einem FPGA ist, aufgrund der Auswirkungen
von kleinen Anderungen auf die Verzogerungszeiten und somit auf die Performance der
durch das FPGA realisierten Schaltung, innerhalb der hier vorliegenden Arbeit beson-
ders zu beriicksichtigen:

,,Given the large resistances and capacitances involved, it is no surprise that
FPGA routing delay is critical. [...] It is not the magnitude of the delay,
but the character of the delay that causes routing problems. FPGA delay

10
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Abbildung 2.5: Ein island-style FPGA [BRM99]

comes in large increments, so a small change in path length can make a
large difference in delay. [...]* [Tr193]

Verbindungsstruktur im row-based FPGA

Abbildung zeigt die grundlegende Architektur von row-based FPGAs, wie sie z.B.
von der Firma Actel angeboten werden [Act97]. In dieser Architektur sind die Verbin-
dungsleitungen ausschlieBlich horizontal angeordnet. Auch in dieser Architektur gibt es
Verbindungsleitungen mit unterschiedlichen Langen, die tiber Schalter miteinander ver-
bunden werden (Segmented Routing Tracks). Die Logikmodule (Logic Modules) sind
einfacher aufgebaut als die bisher betrachteten Logikblocke, sollen aber im Rahmen
dieser Arbeit nicht ndher betrachtet werden.

Verbindungsstruktur im hierarchical FPGA

Der FPGA-Hersteller Altera bietet FPGAs an, deren Verbindungsstruktur hierarchisch
(hierarchical) aufgebaut ist. Abbildung [2.§] (iibernommen aus [BR96]) zeigt den Auf-
bau eines Flex 8000 FPGAs von Altera. Ein Logikblock (logic array block — LAB)
besteht in dieser Architektur aus acht Logikelementen und einer lokalen Verbindungs-
struktur zwischen diesen Logikelementen. Diese lokale Verbindungsstruktur wird aus-
schlieBlich fiir die Verbindung zwischen den Logikelementen verwendet. Die Zeilen

11
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Abbildung 2.6: Verbindungsmoglichkeiten in einem Xilinx Virtex-II FPGA [X1l07bl]

und Spalten des FPGA beinhalten ausschlieBlich Verbindungsleitungen, die die gesam-
te Breite, bzw. Hohe des FPGAs abdecken. Die Zeilen des FPGA werden fiir die Ver-
bindung der LAB untereinander verwendet und die Spalten verbinden die Zeilen unter-
einander. Durch die Verwendung der Verbindungsleitungen in den Spalten, Zeilen und
an den Logikblocken fiir jeweils nur eine Aufgabe konnte Altera diese Verbindungen
fiir ihre jeweilige Aufgabe optimieren. Ein weiterer Vorteil dieser hierarchisch aufge-
bauten Verbindungsarchitektur ist eine genauere Vorhersage der Verbindungszeiten zur
Unterstiitzung des Place&Route-Vorgangs, verglichen mit der Vorhersage der Verbin-
dungszeiten in island-style FPGA [WL94]. FPGA-Architekturen, auf denen die Ver-
bindungsleitungen die gesamte Breite, bzw. Hohe des FPGAs abdecken, werden auch
als Bus-basierte FPGA-Architekturen (bus based) bezeichnet.

12
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Abbildung 2.7: Die grundlegende Architektur der FPGAs der Firma Actel

2.2 Rechnergestutzter Schaltungsentwurf flir FPGAs

Die Realisierung einer Schaltung auf einem SRAM-FPGA geschieht, wie bereits weiter
oben erwihnt, durch die Belegung von Speicherzellen, die dann fiir eine entsprechende
Konfiguration des FPGA sorgen. Im Folgenden wird diese Belegung der Speicherzel-
len als FPGA-Konfiguration bezeichnet. Abbildung [2.9] stellt ein FPGA in zwei Ebe-

e

Abbildung 2.8: Die Architektur eines Altera Flex 8000 FPGAs
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nen dar: Die Realisierung der Schaltung erfolgt durch Elemente im Logic Layer, die
durch die Speicherzellen im Configuration Memory Layer konfiguriert werden. Nach-
dem im nichsten Abschnitt der allgemeine Entwurfsablauf (engl. design flow) beschrie-
ben worden ist, dessen Ziel eine FPGA-Konfiguration ist, geht Abschnitt [2.2.2] auf den
zunehmend IP-basierten FPGA-Entwurf ein. Eine wichtige Unterstiitzung fiir die im
Entwurfsablauf genutzten Entwurfswerkzeuge stellt die Timing-Analyse dar. Da die
Timing-Analyse im Hard-Core basierten Ansatz von besonderer Bedeutung ist, wird
der Ablauf dieser Analyse kurz in Abschnitt[2.2.3]erldutert.

2.2.1 Allgemeiner Entwurfsablauf

Um die zu implementierende Schaltung fiir die Entwurfswerkzeuge verstindlich zu be-
schreiben, nutzen FPGA-Schaltungsdesigner eine graphische Schaltplaneingabe (engl.
schematic entry) oder eine Hardwarebeschreibungssprache, in der Regel VHDL oder
Verilog. Die durch den FPGA-Hersteller bereitgestellten Entwurfswerkzeuge ermogli-
chen die automatische Generierung einer FPGA-Konfiguration aus dieser Schaltungs-
beschreibung. Abbildung [2.10] zeigt den Weg von der Schaltungsbeschreibung zu einer
FPGA-Konfiguration.

Innerhalb der in der Abbildung beschriebenen Synthese (Synthesize to logic blocks) be-
steht der erste Schritt darin, die Beschreibung der Schaltung in eine Gatternetzliste um-
zuwandeln. Nach einer technologieunabhingigen Optimierung, wird diese Gatternetz-
liste in eine Logikblock-Netzliste konvertiert. Ziel dieser in Abbildung [2.11]skizzierten
Konvertierung ist die Minimierung der Anzahl der verwendeten Logikblocke und/oder
die Maximierung der Geschwindigkeit der Schaltung.

Bei der anschlieBenden Platzierung und Verdrahtung der Logikblocke auf dem FPGA
(engl. Place & Route, sieche auch Abbildung 2.10) wird jeder Logikblock aus der Netz-
liste derart auf dem FPGA platziert, dass verbundene Logikblocke moglichst dicht
zusammen liegen (wire-length-driven placement) und/oder die Geschwindigkeit der

Configuration Memory Layer

Abbildung 2.9: Die Konfiguration eines FPGA
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(Circuit description (VHDL, schematic, ))
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Place logic blocks in FPGA
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Route connections between logic blocks

( FPGA programming file )

Abbildung 2.10: FPGA-Schaltungsdesign: Der automatisierte Weg zur FPGA-
Konfiguration [BRM99]|

( Netlist of basic gates ) :E]:D

Technology-independent logic optimization :D—«D

Technology map to look-up tables (LUTs) LT
Pack LUTs into logic blocks _%7

( Netlist of logic blocks )

Abbildung 2.11: Details aus der Synthese [BRM99]

Schaltung bzgl. vorgegebener Timing-Constraints optimiert wird (timing-driven place-
ment). Erst nach dem vollstdndigen Place & Route kann die Schaltung zeitgenau analy-
siert und simuliert werden, da die verwendeten Verbindungsleitungen und damit die Ver-
zogerungszeiten (engl. Delay) der Verbindungen erst zu diesem Zeitpunkt feststehen.
Die Anzahl der auf einem Chip méglichen Transistoren steigt mit jeder Prozessgenera-
tion. Griinde dafiir sind verbesserte Auflosungen fiir die bei der Chip-Herstellung ver-
wendeten Lithografie, aber auch andere Verbesserungen der Produktionsbedingungen,
die es erlauben, immer groere Chips zu produzieren. Wihrend in den ersten FPGAs nur
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wenige Gatter nachgebildet werden konnten, enthalten die mit den neuesten Prozess-
technologien gefertigten FPGAs zehntausende von Logikblocken |'| sowie zusitzliche
festverdrahtete und in das FPGA eingebettete Komponenten (Multiplizierer / Speicher
/ Prozessoren). Die stindige Weiterentwicklung der von den Herstellern bereitgestell-
ten Entwurfswerkzeuge unterstiitzt den Schaltungsdesigner bei der Ausnutzung dieser
festverdrahteten eingebetteten Komponenten.

2.2.2 IP-basierter Entwurf

Bereits 1998 wurde durch den damaligen Vizeprisidenten des FPGA-Herstellers Quick-
logic, John Birkner, ein Vergleich der damals noch schwach ausgeprigten Wieder-
verwendung von bereits erstellten Teilschaltungen, bezeichnet als IP-cores, in FPGA-
Designs mit der Verwendung von Standard-Logik-Chips in der digitalen Elektronik, die
in den 70er Jahren durch das Erscheinen der 74xx-Serie von der Firma Texas Instru-
ments begann, vorgeschlagen:

»Back then, when a design project required an arithmetic logic unit,
ALU, the best solution, was an off-the-shelf, standard product, 74181 series
TTL device. These were available from a variety of sources in a number
of speed and power options. [...] Designers found they could get to market
faster with lower cost and higher performance by using standard product
7400-series multiplexors, decoders, registers, counters, adders, ALUs, and
register files, compared to proprietary hand crafted functions constructed
from gates and flip flops. We didn’t call those functions intellectual proper-
ty or IP cores in those days — we called them standard products.” [Bir98]

Seit 1998 hat sich die Anzahl der angebotenen IP-cores als Standard-Komponenten fiir
den Einsatz auf FPGAs deutlich vergroBert. Fiir die Hersteller bot sich bei dieser Ent-
wicklung die Moglichkeit, durch kostenlos erhéltliche IP-cores komplexe Funktionen
auf die Architektur ihrer FPGAs zu optimieren und, neben einer Vereinfachung des
Designs fiir den FPGA-Schaltungsdesigner, durch diese optimierten IP-Cores auch den
Wechsel eines Kunden auf die FPGAs eines anderen Herstellers zu erschweren. Mit
zunehmender Grofle der auf dem Markt verfiigbaren FPGAs und der zunehmenden Ver-
breitung von FPGAs, wiichst aber auch der Anteil an IP-Cores, fiir deren Einsatz eine
einmalige Lizenzgebiihr an den FPGA-Hersteller gezahlt wird. In den letzten Jahren
sind zusitzlich Drittanbieter von IP-Core fiir FPGA hinzugekommerﬂ

'Der zur Zeit groBte verfiighare FPGA der Firma Xilinx, der Virtex-5 XCSVFX200T enthilt 30720 so-
genannte ,slices”, die jeweils aus vier BLEs bestehen. Jeweils zwei Slices bilden einen Logikblock
[X3108]).

’Einige dieser Anbieter haben sich der ,,SignOnce IP License* angeschlossen, die von der Fir-
ma Xilinx im September 2001 geschaffen wurde, um die Lizensierung von IP-Cores verschie-
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Den oft hohen Kosten fiir die Entwicklung eines IP-Core fiir ein ASIC steht eine Li-
zenzgebiihr gegeniiber, die von dem Nutzer eines IP-Cores einmalig an den IP-Core
Anbieter gezahlt wird. Diese hohen Kosten erschweren den Einsatz von IP-Core fiir
FPGA:s, die oft fiir Produktionen mit einer kleinen oder mittleren Stiickzahl eingesetzt
werden. Die IP-Core Anbieter fiir FPGAs sind daher gefordert neue Modelle fiir die
Lizenzierung von IP-Cores zu entwickeln und fiir deren technische Realisierbarkeit zu
sorgen. Denkbar sind z.B. Lizenzgebiihren, die von der produzierten Stiickzahl des Pro-

duktes abhiangen [Kea02|] oder nach einer festgelegten Zeit erneuert werden miissen
[CKO6].

-

Core |[Makro

£| [soft- [Soft-
= | | Core |Makro
-% Hard- |Hard-
<

-

Parametrisierbark eit

Abbildung 2.12: Soft vs. Hard / Makro vs. Core

Trotz des groBen Angebotes von kostenlosen und giinstigen IP-Cores fiir FPGAs durch
die FPGA-Hersteller und trotz den in der Praxis oft noch nicht vorhandenen technischen
Voraussetzungen fiir die Nutzung eines angepassten Lizenz-Modells, hat sich der Markt
fiir IP-Cores vor allem durch die Moglichkeit, ganze System on Chip auf einem FPGA
zu platzieren, in den letzten Jahren vergroBert. Die steigende Komplexitit der FPGA-
Designs und die immer wiederkehrende Nutzung von gleichen Standard-Komponenten,
wie z.B. Bus-Interfaces oder Signalverarbeitungsblocken, in einem System on Chip,
sorgen dafiir, dass der Aufwand fiir die Erstellung eines neuen FPGA-Designs durch
die Verwendung von IP-Cores erheblich verringert werden kann.

Allgemein konnen die fiir das Design einer Schaltung auf einem FPGA wiederverwend-
baren Schaltungsteile in verschiedenen Formen zur Verfiigung gestellt werden. Je nach
Form werden sie auch als Hard-Makro, Hard-Core, Soft-Makro und Soft-Core bezeich-
net (siche Abbildung[2.12).

dener Anbieter fiir die Nutzung in einem Design fiir Xilinx-FPGAs zu vereinfachen. Unter
http://www.xilinx.com/ipcenter/signonce.htm findet man eine Auflistung dieser [P-Core Anbieter.
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Die Bezeichnungen ,,Soft-““ und ,,Hard-“ bezeichnen in der Regel den Grad der Abstrak-
tion, in der dieser wiederverwendbare Schaltungsteil angegeben wird. ,,Soft-*“ deutet
auf eine hohere Abstraktionsebene (z.B. eine Hardwarebeschreibungssprache) hin als
,Hard-“ (z.B. eine Logikblock-Netzliste). Die Bezeichnungen ,,-Makro* und “-Core*
spielen wie in Abbildung [2.12] angegeben auf die Parametrisierbarkeit des wiederver-
wendbaren Schaltungsteils an. Oft konnen noch Parameter veridndert werden (z.B. die
Bitbreite der Ein- und Ausginge), bevor aus dem ,,-Makro®, automatisiert durch die
Entwurfswerkzeuge, ein ,,-Core* erstellt wird.

In der vorliegenden Arbeit bezeichnet ein Hard-Core einen wiederverwendbaren Schal-
tungsteil, der bereits in eine Logikblock-Netzliste synthetisiert wurde. Die Logikblocke
in dieser Netzliste wurden bereits relativ zueinander platziert und untereinander verbun-
den. Somit kann ein Hard-Core als ein fertiger Teil der Schaltung aufgefasst werden, der
auf dem FPGA frei platziert werden kann. Eine Verdrahtung der Logikblocke unterein-
ander ist nach der Platzierung eines Hard-Cores auf dem FPGA nicht mehr notwendig.

Die hier als Hard-Core bezeichnete Form eines IP-Cores wird in anderen Veroffentli-
chungen auch als firm IP bezeichnet, da der Begriff Hard-Core in vielen Veroffentli-
chungen bereits fiir die Bezeichnung der auf modernen FPGA enthaltenen festverdrah-
teten Komponenten, wie z.B. Multiplizierer, Block-RAM oder Prozessoren verwendet
wird. Diese festverdrahteten Komponenten werden in der vorliegenden Arbeit nicht als
Hard-Core bezeichnef’]

Ein Hard-Core kann durch das Entwurfswerkzeug als zusétzliches Element fiir die Ziel-
menge der Synthese einer Verhaltensbeschreibung angesehen werden (inferencing) oder
direkt in der Hardwarebeschreibungssprache als Komponente genutzt werden (instan-
tiation). Das Ergebnis der Synthese ist dann eine Netzliste, die aus Logikblocken, IP-
Cores und evtl. festverdrahteten FPGA-Elementen, wie z.B. Multiplizierern oder Block-
RAMs besteht. Abbildung [2.13] zeigt die Synthese allgemeiner als in Abbildung [2.10]
dargestellt.

2.2.3 Timing-Analyse

In einer synchronen Schaltung miissen die in einem Flipflop zu speichernden Daten eine
bestimmte Zeit vor der das Flipflop steuernden Taktflanke anliegen (Set-Up-Zeit) und
nach der Taktflanke noch eine bestimmte Zeit stabil bleiben (Hold-Zeit), um die Uber-
nahme der Daten in das Flipflop zu ermoglichen. Die korrekte Funktion einer FPGA-
Konfiguration ist nur dann gewihrleistet, wenn diese Zeiten eingehalten werden. Neben

3Ein Hard-Core kann allerdings auch festverdrahtete Komponenten enthalten. In diesem Fall ist die Plat-
zierbarkeit des Hard-Cores stark eingeschrinkt, da von festverdrahteten Komponenten gleicher Art in
der Regel nur eine geringe Anzahl auf dem FPGA existiert.
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Abbildung 2.13: Eine allgemeinere Darstellung der Erstellung einer FPGA-
Konfiguration aus einer Schaltungsbeschreibung

der Linge der Pfade durch ein Schaltnetz ist dabei auch das Verhiltnis der Taktflanken
zueinander entscheidend.

In Abbildung wird fiir ein einfaches Beispiel mit zwei Flipflops skizziert, welche
Zeitraume fir eine korrekte Ansteuerung von FF2 beriicksichtigt werden miissen.

Eine Verletzung der Set-Up-Zeit ist moglich, wenn die Daten an FF2 nicht rechtzeitig
vor der steigenden Flanke an FF2 anliegen. Um dies auszuschliefen, muss neben der
Set-Up-Zeit des FFs und dem Pfad mit dem ldangsten Delay auch der kleinstmogliche
Taktversatz zwischen den FFs betrachtet werden. Wenn der Taktversatz vernachlissigt
wird, kann durch die Ermittlung des Pfades mit dem grof3ten Delay die Taktfrequenz
bestimmt werden, mit der die Schaltung maximal betrieben werden kann.

Zu einer Verletzung der Hold-Zeit kann es in der Schaltung kommen, wenn die Daten an
FF2 nicht lange genug nach der steigenden Taktflanke anliegen. Fiir FPGAs werden in
der Regel Flipflops eingesetzt, die eine Hold-Zeit von Null haben (zero-hold-time flip-
flops). Wenn, wie in Abbildung [2.14] verdeutlicht, durch einen Taktversatz (clock skew)
das zweite Flipflop spiter als das erste Flipflop schaltet, kann es allerdings dazu kom-
men, dass die Daten an dem Flipflop anliegen, bevor die vorherigen Daten iibernommen
worden sind, so dass auch hier die Hold-Zeit verletzt wurde. Neben dem Pfad mit dem
kiirzesten Delay, muss also auch der groBtmogliche Taktversatz in Betracht gezogen
werden, um eine Verletzung der Hold-Zeit an FF2 auszuschlieBen. Um den Taktversatz
moglichst gering zu halten, werden spezielle Verteilungen des Taktsignals (Clock Trees)
verwendet. Wenn der maximale Taktversatz kleiner ist als die Summe der Verzogerung
des Signals durch ein Flipflop und durch eine zeitlich minimale Verbindung, dann kann
innerhalb des FPGAs die Hold-Zeit nicht verletzt werden.
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Abbildung 2.14: Die Uberpriifung der Setup- (Setup check) und der Hold-Zeit an einem
Beispiel mit zwei Flipflops [Syn04]]

Die Timing-Analyse [RBHSC82] wird von Entwurfswerkzeugen unter anderem ver-
wendet, um die Taktfrequenz zu ermitteln, mit der eine FPGA-Konfiguration maximal
betrieben werden kann. Fiir diese Analyse wird jedes der in der FPGA-Konfiguration
enthaltenen Schaltnetze als gerichteter Graph dargestellt. Eine mogliche Darstellung
zeigt Abbildung [2.15] Die Knoten reprisentieren die Ein-und Ausgangs-Pins der in der
Schaltung verwendeten Elemente, wie z.B. LUTs und Register. Die Kanten werden zwi-
schen den Eingiingen der kombinatorischen Elemente, in einem FPGA also vor allem
LUTs, und deren Ausgingen eingezeichnet. Fiir alle Verbindungen der Elemente der
Schaltung untereinander werden ebenfalls Kanten eingezeichnet. An jeder Kante wird
nun ein Delay annotiert, das dem Delay fiir den maximalen Pfad innerhalb eines kom-
binatorischen Elements bzw. dem Delay fiir die Verbindung zwischen den Elementen
entspricht. Alle Eingiinge eines Schaltnetzes, d.h. externe Eingiinge, wie in Abbildung
[2.15]In4 und Ing, oder die Ausginge der Register haben keine eingehenden Kanten im
Graphen. Alle Ausginge haben keine ausgehenden Kanten.

Wenn die Anfangsknoten des Graphen mit der Ankunftszeit annotiert werden, ldsst sich
die minimal fiir den korrekten Betrieb der Schaltung benétigte Lange einer Taktperiode
rekursiv ermitteln mit

Tarrival(i) = max\/jéfanin(i){Tarrival(j) + dela)’(j, l)} )
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Abbildung 2.15: Eine einfache Schaltung als gerichteter Graph dargestellt [BRM99]

wobei i und j Knoten sind, delay(i, j) der Delay-Wert der Kante zwischen den Knoten i
und j ist und fanin(i) die Menge aller Vorgédngerknoten des Knoten i bezeichnet. Wenn
fiir alle Knoten T,,,;,,; berechnet wurde, definiert der Knoten mit dem grof3ten Wert fiir
T urrivar die minimale Taktperiode fiir die Schaltung. In dem Beispiel in Abbildung [2.T5]
ist die minimale Linge der Taktperiode durch den Knoten Out auf 12 ns festgelegt.

Neben der Ermittlung der maximalen Taktfrequenz erlaubt die Timing-Analyse
[RBHSCS8?2] die Beurteilung von vorliegenden Timing-Problemen. Wenn eine vorge-
gebene maximale Taktfrequenz und somit in jedem kombinatorischen Schaltnetz inner-
halb einer Schaltung eine maximale Verzogerungszeit eingehalten werden soll, kann fiir
jeden Knoten die Zeit T'equirea berechnet werden, zu der die Daten an diesem Knoten
bendtigt werden, damit das Schaltnetz insgesamt die gewiinschte maximale Verzoge-
rungszeit einhilt. Bezogen auf das oben angegebene Beispiel soll jetzt an den beiden
Ausgingen des abgebildeten Schaltnetzes (Reg. und Out) die Ankunftszeit 12 ns an-
notiert werden. Diese Annotierung beschreibt die Zeit , zu der die Ankunft der Daten
erforderlich ist, um die ermittelte maximale Verzogerungszeit einzuhalten. Die erfor-
derliche Ankunftszeit fiir die restlichen Knoten kann dann wiederum rekursiv berechnet
werden mit

Trequired(i) = min\v’jefanout(i) { Trequired(j) - delay(i5 J)} .

Eine Metrik dafiir, wie wichtig jede der in dem Graphen betrachteten Verbindungen in
Bezug auf die Einhaltung der maximalen Verzogerungszeit des Schaltnetzes ist, bietet
der Slack, der in dem hier skizzierten Beispiel als

SlCle(i, .]) = Trequired(j) - Tarrival(i) - dela}’(i, ])
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angegeben werden kann.

Definition 2.1. Der Slack ist der Umfang des Delays, das an einem Element, oder der
Verbindung zwischen zwei Elementen, zusitzlich genutzt werden kann, ohne dass die
maximale Verzogerungszeit des Schaltnetzes erhoht wircﬂ Fiir alle Elemente und Ver-
bindungen, die auf dem kritischen Pfad liegen, ist der Slack null.

In Abbildung [2.T5]fuihrt der kritische Pfad von dem Eingang In, zu dem Ausgang Out.
Fiir die Verbindung zwischen Ing und LUT7p ist in diesem Beispiel ein Slack von 7,5 ns
vorhanden. Diese Verbindung konnte also beispielsweise iiber eine langsamere Verbin-
dungsleitung laufen, ohne die maximale Verzdgerungszeit des Schaltnetzes zu erhdhen.
Ein negativer Slack hingegen wiirde eine Verletzung der maximalen Verzdgerungszeit
fiir das Schaltnetz bedeuten. Wenn eine Schaltung nicht mit der gewiinschten Verzo-
gerungszeit realisiert werden kann, gibt ein negativer Slack dem Schaltungsdesigner
Hinweise darauf, an welchen Stellen Verbindungsleitungen verkiirzt bzw. Elemente mit
einer geringeren Verzogerungszeit eingesetzt oder andere Maflnahmen zur Senkung der
Verzdgerungszeit ergriffen werden miissen.

Wenn innerhalb einer Schaltung positiver Slack an allen Pfaden vorhanden ist, die iiber
ein Element dieser Schaltung verlaufen, kann dieses Element aufgrund dieses zusitzli-
chen Slacks in ein funktional gleiches Element ausgetauscht werden, das z.B. weniger
Flidche verbraucht und/oder eine geringere Verlustleistung zur Folge hat. Das gate si-
zing-Problem besteht darin, eine Menge von Gattern in einer Schaltung zu finden, de-
ren Flidche und Verlustleistung durch die Verwendung von kleineren Zellen aus der fiir
den Entwurf einer integrierten Schaltung verwendeten Zellenbibliothek reduziert wer-
den kann, ohne eine vorgegebene maximale Verzogerungszeit zu verletzen [GLPS97]].
Auch eine Verdnderung der Treshold-Spannung zur Reduzierung der Verlustleistung an
diesen Gattern, bzw. eine Kombination aus beiden Techniken [Sri03] wurde als Mog-
lichkeit fiir die Ausnutzung des Slacks in einer Schaltung erforscht.

Auch bei einem FPGA kann die Verdnderung der Threshold-Spannung an Logikblo-
cken, an denen Slack vorhanden ist, fiir eine Reduzierung der Verlustleistung eingesetzt
werden. Die Stratix III FPGAs der Firma Altera sind in Bereiche eingeteilt, die mit
zwei verschiedenen Threshold-Spannungen betrieben werden konnen [AltO7]. Abbil-
dung [2.16] skizziert die Verwendung dieser Bereiche. Die ,,Low-Power“-Logik verur-
sacht weniger Verlustleistung als die ,,High Speed“-Logik, fiihrt dafiir aber zu einem
erhohten Delay des Bereiches. Wieviele und welche der Bereiche als ,,Low-Power*-
Logik betrieben werden konnen, héngt von dem Slack auf den nicht-kritischen Pfaden
und der Aufteilung der Logik auf die Bereiche ab. Die in Abbildung [2.17] gezeigte -
fiir diesen Ansatz giinstige - Slack-Verteilung ist, nach Angabe der Firma Altera, eine
typische Verteilung des Slacks in einem FPGA-Design [AltO7].

“Dies gilt nur, wenn das Delay der anderen Elemente und Verbindungen konstant bleibt.
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Abbildung 2.16: Stratix III Programmable Power Technology [Alt07]]

In dem in der vorliegenden Arbeit vorgestellten Ansatz wird der an dem Hard-Core vor-
handene Slack ausgenutzt, um die Defekttoleranz innerhalb der Hard-Core und dadurch
auch die Defekttoleranz der gesamten Schaltung zu erhdhen.
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Abbildung 2.17: Ein Slack-Histogramm, das nach Angabe der Firma Altera eine typi-
sche Slack-Verteilung in einem FPGA-Design darstellt, und die Ein-
teilung der LAB nach dem benétigten Delay [AltO7]

2.3 Die Ausbeute bei der Herstellung von FPGAs

Die Herstellung eines FPGAs erfolgt als integrierte Schaltung (IC). Auf einer diinnen
Scheibe aus Halbleitersubstrat, dem sogenannten Wafer, werden jeweils mehrere ICs
gleichzeitig hergestellt. Unter Reinstraum-Bedingungen wird der Wafer im Rahmen
dieses Herstellungsprozesses unter Sauerstoffzufuhr erwdrmt, wodurch sich eine Sili-
ziumoxidschicht bildet. Im Anschluss daran wird der Wafer mit Photolack beschichtet
und iiber eine Maske belichtet. Durch das Belichten ist der Photolack an einigen Stellen
nicht mehr resistent und kann leicht entfernt werden. Die Stellen des Siliziumoxides, die
nicht mehr durch Fotolack geschiitzt sind, konnen nun weggeitzt werden. Anschlie3end
wird auch der restliche Fotolack entfernt. Die nicht mehr durch Siliziumoxid geschiitz-
ten Stellen konnen jetzt in einem Diffusionsofen oder durch Ionenbeschuss dotiert wer-
den. Der beschriebene Ablauf wiederholt sich bei der IC Herstellung mehrfach. Durch
voneinander isolierte Metallisierungsschichten und Kontaktierungen durch die Schich-
ten hindurch (Vias) werden anschlieBend die gewiinschten Verbindungen hergestellt.
Nachdem der Wafer, unter Aussparung der fiir die Kommunikation mit der AuBlenwelt
vorgesehenen Stellen, mit einer isolierenden Schicht iiberzogen worden ist, werden die
einzelnen ICs getestet. Jeder Chip, der diesen Test nicht besteht, wird markiert. Alle
nicht markierten ICs werden anschlieend in ein Gehduse montiert und nach weiteren
Tests fiir den Verkauf freigegeben.

Im Herstellungsprozess treten Fehler auf, die teilweise zu nicht verwendbaren ICs fiih-
ren. Diese Fehler konnen in drei Kategorien eingeteilt werden [EP92]:

24



KAPITEL 2. GRUNDLAGEN

Gross defects Dieser Bezeichnung werden Fehler zugeordnet, die durch mechanische
Beschidigungen des Wafers, z.B. Kratzer oder grofflichig nicht vollstindig ab-
getragenes Material, entstehen. Ein gross defect betrifft in der Regel einen groflen
Bereich des Wafers und fiihrt dadurch oft zu einem Verlust in der Ausbeute an
funktionierenden ICs.

Parametric defects Alle Fehler, die zu einer Verdnderung der elektrischen Parameter
fiihren, werden als parametric defects bezeichnet. Ein Beispiel fiir einen para-
metric defect ist eine ungleichméfige Verteilung der Dotiersubstanz, die einen
unterschiedlichen Widerstand der MOS-Transistoren verursachen kann. Parame-
tric defects wirken sich auf die Performance und die Verlisslichkeit der ICs aus
und konnen in extremen Fillen auch zu einem Verlust in der Ausbeute fiihren.

Random defects Alle Fehler, die nicht unter die bisher aufgefiihrten Kategorien fal-
len, werden als random defects bezeichnet. Random defects entstehen oft durch
Partikel, die wihrend der Produktion auf dem Wafer liegen und konnen sich in
Form von fehlendem oder zusitzlichem leitenden Material auf den IC auswirken.

Da gross defects bei der Herstellung in der Regel auf ein Minimum reduziert werden
konnen und parametric defects sich vor allem auf die Verldsslichkeit der ICs und nicht
auf die Ausbeute auswirken, werden im Folgenden ausschlieBlich random defects be-
trachtet. Die Anzahl der auf dem Wafer auftretenden random defects kann mit Hilfe der
Wahrscheinlichkeitsrechnung vorhergesagt werden.

Random defects konnen in verschiedene Typen unterteilt werden. Fehlendes leitendes
Material auf dem Wafer kann eine Leitungsunterbrechung auf dem Chip hervorrufen,
zusitzliches leitendes Material einen Kurzschluss. Ob ein random defect tatsichlich zu
einer defekten Schaltung fiihrt, hiingt also von dem Ort, an dem der Fehler auftritt, der
GroBe des Fehlers und dem Fehlertyp ab. Durch die idealisierte Annahme eines kreis-
runden Fehlers, kann aufgrund des Layouts eines vorliegenden ICs fiir jede Fehlergrof3e
und jeden Fehlertyp die kritische Flidche AEC) (x) fiir einen Fehler vom Typ i mit dem
Durchmesser x berechnet werden. Nur wenn der Mittelpunkt des betrachteten Fehlers
innerhalb dieser kritischen Flidche liegt, fithrt der Fehler zu einer fehlerhaften Schal-
tung, und nur dann wird er in der hier vorliegenden Arbeit als ein Defekt bezeichnelﬂ
Abbildung @ skizziert die kritische Flache, fiir einen Fehler, durch den Material mit
dem Durchmesser x auf dem Chip fehlt [KK98|]. Nur der untere der drei abgebildeten
Fehler fiihrt zu einer offenen Verbindung, also einem Defekt (open circuit fault).

Die Auftrittswahrscheinlichkeit eines Defektes mit einem Durchmesser x kann durch
die folgende Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion angegeben werden [KKO7]:

3In der Ermittlung des Yields wird in den meisten Veroffentlichungen zwischen ,,defect und ,,fault” un-
terschieden. Ein im Herstellungsprozess entstandener Fehler wird als ,,defect* bezeichnet. Wenn dieser
Fehler zu einer fehlerhaften Schaltung auf dem Chip fiihrt, wird er zu einem ,fault®. Erst ein ,,fault*
entspricht somit in der hier vorliegenden Arbeit einem Defekt.
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Abbildung 2.18: Die kritische Flidche fiir einen Fehler mit dem Durchmesser x, wenn
das Resultat dieses Fehlers fehlendes leitendes Material auf dem Chip
ist

kx™P wennxg < x

Ja(x) = { 0 sonst

(p—l)xp_lxp_I . .. . .. . . .
ﬁ eine normalisierende Konstante, xo die Grenze fiir die bei der Li-

thographie verwendeten Auflosung und x;; der maximale Durchmesser eines Defektes
ist. Der Parameter p kann empirisch ermittelt werden und liegt typischerweise zwischen
2 und 3,5 [KKO7].

wobel k =

Die Wahrscheinlichkeit ©;(x), dass ein Fehler vom Typ i mit dem Durchmesser x einen
Defekt verursacht, kann bei Annahme einer Gleichverteilung der Fehler iiber die Flidche
durch

AP (x)

Achip

0,(x) = 2.1)

beschrieben werden, wobei A_,;,die Gesamtfliche des ICs bezeichnet.

Die durchschnittliche Wahrscheinlichkeit fiir die Verursachung eines Defektes durch
einen Fehler vom Typ i kann dann als ein durch f;(x) gewichteter Mittelwert iiber alle
auftretenden FehlergroBBen angegeben werden [KKO7]:

o - f " 00 fi0dx 22)

X0
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Wenn die durchschnittliche Anzahl der Fehler d; fiir jeden Fehler-Typ i pro Flichenein-
heit bekannt ist, kann jetzt die durchschnittliche Anzahl von Defekten auf dem Chip, im
Folgenden bezeichnet mit A, errechnet werden:

A= ) Ohanipd, (2.3)

Die Wahrscheinlichkeit, dass k Defekte auf dem Chip vorhanden sind, kann bei ei-
ner Einteilung der Chipflache in statistisch voneinander unabhingigen Flichen gleicher
GroBe durch die Binomial-verteilung angegeben werden. Mit der diskreten Zufallsva-
riablen

X=*“Anzahl der Fehler auf dem IC*

und der durchschnittlichen Anzahl von Defekten auf dem IC, also dem Erwartungswert
von X

EX) =2

gilt dann fiir n statisch voneinander unabhédngige Flidchen fiir die Wahrscheinlichkeit
von k Defekten auf dem IC:

n—k

mx:m:(z)@f@-f) (2.4)

n n

Wenn wir fiir Formel (2.4) n — oo annehmen, kann die Binomialverteilung durch eine
Poisson-Verteilung ersetzt werden:

1 k 1 n—k —/l/lk
limy o P(X = k) = lim, o " (—) (1 - —) =€ 2.5)
k J\n n k!

Fiir die Wahrscheinlichkeit fiir einen Chip ohne random defects (k = 0) ergibt sich aus
Formel (2.5)) dann:

Yranpou = P(X = 0) = ¢™* (2.6)

Die Wahrscheinlichkeit dafiir, dass kein Defekt auf dem FPGA auftritt, entspricht dem
Verhiltnis von funktionsfihigen FPGAs zu gefertigten FPGAs und wird allgemein als
Ausbeute (engl. chip yield) Y., bezeichnet. Wenn mit Y 0p4; die Wahrscheinlichkeit
bezeichnet wird, dass kein gross defect oder parametric defect auf dem FPGA auftritt,
gilt

funktionsfahige FPGAs

Yerip = Y, Y = : >
hip RANDOM * LGLOBAL gefertigte FPGAs &
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Der Hard-Core basierte Ansatz verbessert die Ausbeute durch eine Steigerung der Wahr-
scheinlichkeit, dass auch ein FPGA mit defekten Logikblocken genutzt und somit als
,funktionsfahiges FPGA* eingestuft werden kann.
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3 Test und Diagnose von FPGAs

Die Ermittlung von Defekten ist unbedingt erforderlich, um die Qualitét der ausgelie-
ferten FPGAs zu gewihrleisten. Eine Diagnose, d.h. die Lokalisierung des Defektes,
ist jedoch nur notwendig, wenn der Defekt aktiv umgangen werden soll. Wenn die de-
fekten FPGAs nach der Herstellung weggeworfen werden, ist eine Lokalisierung des
Defektes sinnlos, es sei denn, diese Lokalisierung findet aus statistischen Griinden statt.
In [MeyO03]] wird die Unterscheidung zwischen Test und Diagnose einer Schaltung wie
folgt beschrieben:

,Da der Test Teil der Produktion ist und auf jede produzierte Schaltung
angewendet werden muss, sind die Anforderungen an einen optimalen Test,
die maximal mogliche Fehlerabdeckung bei minimaler Testdauer und mini-
maler Gro3e des Testwertsatzes zu erreichen. Die aus dem Test erhaltenen
Informationen konnen lediglich zur Bestimmung der korrekten Funktion
der Schaltung dienen. Die zwangsldufig erwiinschte hohe Fehlerabdeckung
jedes einzelnen Testmusters geht damit zu Lasten der Aussagekraft, welcher
der modellierten Fehler bei einer fehlerhaften Testantwort in der Schaltung
vorliegt. Die Diagnose soll, im Unterschied zum Test, die Bestimmung des
Fehlerortes innerhalb der Schaltung mit dem Ziel erméglichen, den dem
Fehler zugrunde liegenden Defekt aufzuspiiren. Die Anforderungen an die
zu verwendenden Testmuster sind — im Gegensatz zum Test — eine mog-
lichst eindeutige Zuordnung zwischen einem modellierten Fehler und ei-
nem Testmuster, um fiir ein ausfallendes Testmuster iiber eine moglichst
geringe Anzahl an von ihm abgedeckten Fehlern die Zahl der in Frage kom-
menden Fehlerorte gering zu halten. Durch die Verwendung mehrerer Test-
muster, die eine unterschiedliche Kombination an Fehlern abdecken, kann
die Menge der moglicherweise in der Schaltung vorliegenden Fehler iiber
eine Schnittmengenbestimmung der von den ausfallenden Vektoren detek-
tierbaren Fehler verringert werden.

Wegen der kostspieligen Testzeit wird ein Test bei heutigen Verfahren sofort abgebro-
chen, wenn ein Fehler detektiert wurde. Die so eingesparte Testzeit ist signifikant, da
sehr viele Defekte bereits mit den ersten der angelegten Testmuster detektiert werden
konnen. Eine Diagnose, durch die zusitzliche Kosten fiir defekte FPGAs entstehen, wird
daher generell als nicht wirtschaftlich durchfiihrbar angesehen [11108]].
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Fiir den in dieser Arbeit vorgestellten Hard-Core basierten Ansatz ist eine Lokalisie-
rung der defekten Logikblocke, also eine Diagnose der defekt produzierten FPGAs,
eine unabdingbare Voraussetzung. Da defekte Logikblocke umgangen werden, miissen
sie zuvor durch eine Diagnose des FPGAs identifiziert werden. Forschungen zu alter-
nativen Diagnose-Verfahren zielen darauf ab, die Kosten fiir eine Diagnose des FPGAs
zu reduzieren. Aufgrund der technologischen Entwicklung wird allgemein vermutet,
dass zukiinftige FPGA-Generationen deutlich mehr Defekte enthalten, als die zur Zeit
produzierten FPGAs. Sinkende Kosten auf der Seite der Diagnose-Verfahren und stei-
gende Kosten aufgrund einer sinkenden Ausbeute an FPGAs konnten so in Zukunft zu
wirtschaftlich einsetzbaren Diagnose-Verfahren fiihren.

Im Gegensatz zu Testverfahren, die mit extern angelegten Testmustern arbeiten, wur-
den auch Verfahren vorgeschlagen, die auf einem Built-In-Self-Test (BIST) basieren
[SMSP98, IASEO4, VDS04, [SD0O6]. Diese Ansitze programmieren in der Regel die
auf dem FPGA bereits vorhandenen Strukturen fiir die Durchfithrung des Tests, d.h.
es werden Schaltungsteile des FPGAs fiir den Test programmiert, die im Anschluss an
die Durchfiihrung des BIST wie gewohnt fiir den laufenden Betrieb verwendet werden
konnen. Es sind somit keine Schaltungen erforderlich, die nur fiir den Test in das FPGA
integriert und nach dem Test nicht mehr verwendet werden. Durch einen BIST kdnnen
Kosten eingespart werden, die bei einem externen Test fiir die oft sehr teuren Gerite
(meist zusammengefasst unter der Bezeichnung ATE — Automatic Test Equipment) an-
fallen. Bei einem BIST reduziert sich der Aufwand fiir das ATE auf die Bereitstellung
der FPGA-Konfigurationen, die fiir die BIST-Logik verwendet werden, die Einleitung
der Test-Prozedur und das Auslesen der Test-Resultate und der Diagnose-Daten aus dem
FPGA.

Nachdem im nichsten Abschnitt auf die fiir die Diagnose von defekten FPGAs in aka-
demischen Ansitzen verwendeten Fehlermodelle eingegangen worden ist, erldutert Ab-
schnitt (3.2) zwei grundlegende Verfahren fiir einen FPGA-BIST, die von Stroud, Ab-
romovici et al. vorgeschlagen [SKCA96,SLA97,ASO1,/ASH"99,|ASE(04] und spéter
von anderen Forschergruppen aufgegriffen und verbessert wurden [VDS04,SD06]. Die
vorgestellten BIST-basierten Diagnose-Verfahren eignen sich insbesondere auch fiir die
Erstellung einer Defect Map, wie sie fiir den Hard-Core basierten Ansatz benétigt wird.
Im darauffolgenden Abschnitt werden Moglichkeiten fiir die Bereitstellung einer Defect
Map fiir jedes defekte FPGA diskutiert.

3.1 Fehlermodelle

Die Modellierung von moglichen Fehlern in den Verbindungsleitungen von FPGAs
kann in der Regel an einem ausfiihrlichen Modell erfolgen, da die Realisierung der
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Verbindungen auf den FPGAs in den Handbiichern der FPGA-Hersteller dafiir ausrei-
chend beschrieben wird. Folgende Fehlermodelle finden iiblicherweise Verwendung bei
der Modellierung von Fehlern in den fiir die Verbindungen benotigten Komponenten
[SWHA9S]|:

e Fehlermodelle fiir die programmierbaren Schalter (Programmable connection
switch | Programmable routing switch, vgl. Abbildung[2.5 auf Seite T1]) zwischen
den Verbindungsleitungen

— Stuck-open / stuck-closed

e Fehlermodelle fiir die Verbindungsleitungen
— Stuck-at-0 / stuck-at-1
— Leitungsunterbrechung

— Briickenfehlermodell (bridging fault model)

Der Aufbau der Logikblocke eines FPGAs wird von den fithrenden FPGA-Herstellern
nur teilweise auf Gatter-Ebene beschrieben. Von den nicht auf Gatterebene beschrie-
benen Blocken (zu denen z.B. die look-up table, Multiplexer, FlipFlops und weitere
Bestandteile eines Logikblocks gehoren) ist das Verhalten auf funktionaler Ebene je-
doch in der Regel genau dokumentiert. Da jedes Fehlermodell eine Beschreibung der
betrachteten Schaltung als Grundlage fiir die Beschreibung moglicher Defektauswir-
kungen verwendet, spiegelt sich das nicht vorhandene Gattermodell in den in der Li-
teratur verwendeten Fehlermodellen fiir den Test und die Diagnose von FPGAs wider.
Arbeiten, die speziell die Diagnose von Logikblécken zum Ziel haben, verwenden da-
her oft ein funktionales Fehlermodell, das den Einfluss der Fehler in den Logikblécken
auf die Schaltung realisierungsunabhingig beschreibt. Die in Abbildung[2.5]als connec-
tion block zusammengefassten programmierbaren Schalter werden in vielen der ange-
gebenen Ansitzen als zu dem Logikblock dazugehorig angesehen. Defekte in diesen
Schaltern werden in diesem Fall als funktionale Fehler in den betroffenen Logikblocken
interpretiert.

Eine weitere Moglichkeit mit der nicht bekannten internen Struktur der Logikblocke
umzugehen, ist ein pseudo-vollstindiger BIST (pseudo exhaustive test). Bei diesem
Test wird jeder Ausgang eines Logikblocks getestet, indem alle moglichen 2" Kom-
binationen an die n Eingénge des Logikblocks angelegt werden, von denen der getestete
Ausgang abhingt. Auch wenn durch das Testen mit allen moglichen Eingangskombi-
nationen in der Regel mehr Kombinationen getestet werden als bei der Ermittlung ei-
ner optimalen Testmusterabdeckung, bietet diese Vorgehensweise den Vorteil, dass die
erforderlichen Testmuster (=Eingangskombinationen) durch einfache Schaltungen auf
dem FPGA generiert werden konnen und keine Modellierung des Logikblocks fiir die
Ermittlung der Testmuster erforderlich ist. Durch den Vergleich der Ausginge des ge-
testeten Logikblocks mit den Ausgéingen eines fehlerfreien Logikblocks konnen, bei
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einem Durchlauf derselben Testmuster an den Eingédngen der Logikblocke, defekte Lo-
gikblocke erkannt werden.

3.2 Diagnose uber FPGA-BIST

Stroud et. al schlagen in [SKCA96] ein BIST-Verfahren fiir den Test der Logikblocke in
FPGAs vor. Die schlechte Implementierbarkeit dieses Verfahrens aufgrund eines mas-
siven Bedarfes an globalen Verbindungsleitungen auf dem FPGA wurde in [SLKA96]
verbessert. Da die Test-Zeit durch das in [SLKA96] dargestellte Verfahren jedoch 33%
mehr Zeit fiir die Durchfithrung des Tests benotigt, wird in [SLA97]] eine Kombination
der in [SKCA96] und [SLKA96] vorgeschlagenen Verfahren vorgestellt, die schlie3-
lichin [HGWS99|] und zuletzt in [ASO1] nochmals verbessert worden ist. Durch dieses
Verfahren ist neben dem Test der Logikblocke auch eine Lokalisierung von defekten
Logikblocken moglich. Im Folgenden soll der Ablauf dieser Diagnose kurz erliutert
werden.

[3.1] zeigt den Aufbau der verwendeten BIST-Architektur. Aus den Logikblocken in der
ersten Zeile des FPGAs werden Testmustergeneratoren (fest pattern generators - TPGs)
konfiguriert, die iiber globale Verbindungsleitungen Testmuster an die Eingédnge der
zu testenden Logikblocke (blocks under test — BUTs) anlegen. Ab der dritten FPGA-
Zeile werden in jeder zweiten Zeile Logikblocke fiir den Vergleich der Antworten der
BUTs auf die angelegten Testmuster konfiguriert (output response analyzers — ORAS).
Durch Rekonfigurationen des FPGAs durch das ATE werden die BUTs in alle mogli-
chen Betriebs-Modi gebracht und die Testmustergeneratoren jeweils so programmiert,
dass alle fiir den jeweiligen Modus erforderlichen Testmuster — im folgenden als Testse-
quenz bezeichnet - an die BUTs angelegt werden. Fiir jeden Logikblock wird auf diese
Weise ein vollstidndiger Test durchgefiihrt.

Nach jeder Rekonfiguration werden die folgenden Schritte ausgefiihrt:

1. Start der Test-Sequenz: Das ATE initialisiert TPGs, BUTs und ORAs und startet
den Test (iiber BIST Start/Reset, siche Abbildung 3.1)

2. Generierung der Testmuster durch die TPGs
3. Vergleich der Testantworten durch die ORAs.

4. Auslesen der Test-Ergebnisse aus dem FPGA (iiber Pass/Fail in Abbildung 3.1)
durch das ATE.

Schritt 2 und 3 werden auf dem FPGA ohne Einwirkung von auflen parallel fiir alle
BUTs durchgefiihrt.
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Abbildung 3.1: (a) Die BIST-Architektur aus [ASO1] (b) Eine mogliche Zuordnung der
Zeilen des zu testenden FPGAs

Die Bewertung der Testantworten erfolgt iiber einen Vergleich der BUTs, die jeweils
oberhalb und unterhalb der ORAs liegen. Die ORAs konnen zum Auslesen der Test-
Ergebnisse zu einem Shift-Register zusammengefasst werden.

Nachdem alle Betriebs-Modi der BUTs getestet wurden, werden die Zeilen des FPGAs
entsprechend Abbildung [3.2] (b) umkonfiguriert, so dass in den darauffolgenden Tests
die BUTs zu TPGs und ORAs werden und umgekehrt. Der Test ist beendet, wenn alle
Logikblocke des FPGAs als BUT in allen moglichen Betriebs-Modi getestet wurden.
Alle Konfigurationen mit der Aufteilung entsprechend Abbildung[3.2](a) und alle Kon-
figurationen mit der Aufteilung entsprechend Abbildung [3.2](b) werden in [ASOI1] zu-
sammengefasst jeweils als eine test session bezeichnet. Orientiert an der Richtung, in
der die Testmuster zu den BUTs geleitet werden, wird test session (a) als NS und zest
session (b) als SN bezeichnet.

Eine Diagnose, also die Lokalisierung von defekten Logikblocken, besteht aus der Ab-
bildung einer nicht erwarteten Testantwort eines BUTs auf Fehler, die diese Testant-
wort erklidren konnen. Durch die Anzahl der Shift-Operationen, die erforderlich sind bis
das Ergebnis des fehlgeschlagenen Vergleiches am Pass/Fail-Ausgang anliegt, kann die
Spalte festgestellt werden, in der ein Defekt aufgetreten ist. Auch die Bestimmung der
Zeile ist moglich, da aus den Meldungen der ORAs Riickschliisse auf die verursachende
Zeile moglich sind. Abbildung[3.3] zeigt die moglichen Riickmeldungen fiir einen Feh-
ler in der jeweils in der Tabelle in der ersten Spalte angegebenen Zeile fiir ein FPGA
mit 8x8 Logikblocken. Ein fehlerhafter Logikblock innerhalb eines ORAs oder eines
TPGs muss nicht notwendigerweise dessen Funktion beeintrachtigen. Wenn wir jeweils
die ORAs und TPGs als fehlerfrei annehmen (siehe Spalte ,,only BUT failures®), ist die
Zuordnung des defekten Logikblocks zu einer Zeile einfach, da entweder in den inneren
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TPGs BUTs
BUTs ORAs
ORAs BUTs
BUTs ORAs
ORAs BUTs
BUTs ORAs
ORAs BUTs
BUTs TPGs
a) b)

Abbildung 3.2: Durch zwei verschiedene Zuordnungen der Zeilen wird jede Zeile des
FPGA als BUT getestet [ASO1]

Zeilen jeweils der ORA iiber und unter dem defekten Logikblock einen Defekt signa-
lisiert, oder, in den dufleren Zeilen, durch die ,,Fail“~-Meldung von nur einem ORA die
Zeile bestimmt werden kann.

Erlduterung am Beispiel aus Abbildung Ein defekter BUT in Zeile vier verursacht
,,Fail“-Meldungen von O3 und OS5 in fest session NS. Ein defekter BUT in Zeile eins
verursacht eine ,,Fail“-Meldung in O2 in test session SN.

Auch dann, wenn man davon ausgeht, dass ORAs und TPGs von den defekten Logik-
blocken betroffen sind, kann aus den Riickmeldungen der ORAs eindeutig auf die feh-
lerhafte Zeile geschlossen werden (siehe Spalte ,,with potiential ORA/TPG failures®).

Erlduterung am Beispiel aus Abbildung [3.3} Wenn ein ORA fehlerhaft arbeitet, kann
er einen Fehler melden, obwohl die verglichenen Ausginge der BUTs iibereinstimmen.
Wenn in der fest session NS in der zweiten Zeile ein Fehler vorliegt, kann dieser Fehler
sich auch auf den in der fest session SN an gleicher Stelle platzierten O2 auswirken, er
wurde daher als potentieller Defekt in Klammern dort aufgefiihrt. Da wie in Abbildung
3.T]ersichtlich zwei TPGs in jeder test session vorhanden sind, wiirde sich ein Fehler in
einem der TPGs so auswirken, dass alle ORAs eine ,,Fail“~-Meldung liefern. Auch diese
Fille wurden fiir beide test sessions in Klammern in die Tabelle eingetragen. Auch mit
der Beriicksichtigung von Fehlern in den TPGs und ORAs ist die ,,Signatur® jeder Zeile
der Tabelle eindeutig, d.h. es kann eindeutig auf die Zeile geschlossen werden, in der
sich der defekte BUT befindet.

Auch die Diagnose von mehreren defekten Logikblocken (multiple faulty PLBs) ist mit
dem Ansatz moglich und wird ausfiihrlich in [ASO1] erldutert. Es gibt allerdings eini-
ge wenige Kombinationen, in denen die defekten Logikblocke nicht lokalisiert werden
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Faulty | Function Function only BUT failures with potential ORA/TPG failures
Session NS Session SN Session NS Session SN
Row | Session NS || Session SN
O3 | Os | O7 || Oz | Os | Os | O3 | Os | O7 || Oz | Os | Os
1 TPG BUT X X X X || X
2 BUT ORA X X (X)
3 ORA BUT X X (X) X X
4 BUT ORA X | X X | X (X)
5 ORA BUT X X (X) X X
6 BUT ORA X X X X (X)
7 ORA BUT X (X) X
8 BUT TPG X X || X X X

Abbildung 3.3: Die Riickmeldungen der ORAs bei einem fehlerhaften Logikblock
[ASOT]

konnen. In [ASOI1] heilt es dazu in der Zusammenfassung am Ende der Veroffentli-
chung:

,»The multiple faulty PLBs that cannot be diagnosed appear to be very re-
strictive situations unlikely to occur in practice.*

Eine Diagnose der Defekte in Routing-Ressourcen durch ein dhnliches Verfahren wurde
in [SNLAO2J] beschrieben. Dieses Verfahren soll an dieser Stelle nicht betrachtet wer-
den, da fiir den Hard-Core basierten Ansatz in der vorliegenden Form keine Diagnose
der Routing-Ressourcen benotigt wird.

Neben der Diagnose durch ein Offline-BIST, d.h. der Diagnose eines FPGAs, bevor eine
Schaltung auf dem FPGA implementiert wird, wurden auch Verfahren fiir ein Online-
BIST vorgeschlagen. Ein Online-BIST geht davon aus, dass sich bereits eine Schaltung
auf dem FPGA befindet und fiihrt einen Test/eine Diagnose durch, ohne die Funktion

| | _ _].ﬂ,_s 4] T T
I (|

A | B B | a(\ |

-4 -4 = | % | 2 |

%— - ‘3;— IL_: -1 ;.? Working —g é.’ Working
B | + Yargipg. - = | =z [5 |
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I oo l v |
T[T T l :

Abbildung 3.4: Zwei ,,self-testing areas* und deren Arbeitsweise [ASH™99]
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der Schaltung zu beeintriachtigen. Dieses Vorgehen kann sinnvoll sein, wenn Defekte
erst zur Laufzeit auf dem FPGA entstehen. Dies konnen z.B. Defekte auf dem FPGA
sein, die bereits wihrend der Herstellung des FPGAs entstanden sind und direkt nach
der Herstellung noch kein Fehlverhalten des FPGAs verursacht haben, aber spiter zur
Laufzeit durch Alterungseffekte auf dem FPGA als Defekt in Erscheinung treten. Vor
allem in sicherheitskritischen Systemen ist daher ein BIST sinnvoll, um diese Defekte
zur Laufzeit zu entdecken [SS99]]. Das erste Verfahren fiir ein Online-BIST fiir FPGAs
wurde 1998 von Shnidman et al. [SMSP9S] vorgestellt. Dieses Verfahren erlaubt die
Diagnose von defekten Logikblocken fiir Bus-basierte FPGAs, also FPGAs, in denen
Verbindungsleitungen vorhanden sind, welche die gesamte Hohe und die gesamte Brei-
te des FPGAs umfassen. Das erste Online-BIST Verfahren, das auch fiir FPGAs mit
segmentierten Verbindungsleitungen eingesetzt werden kann und auch eine Diagno-
se der Verbindungsleitungen ermdglicht, wurde 1999 von Stroud, Abromovici et al.
[ASH™99, |]ASSEOQ0] vorgestellt. Dieses Verfahren basiert auf der Idee von ,.self tes-
ting areas* (STARs), die liber das FPGA bewegt werden, wihrend die iibrigen auf dem
FPGA vorhandenen Logikblocke weiterhin die Schaltung auf dem FPGA implementie-
ren. Abbildung @ skizziert eine vertikale und eine horizontale STAR, die horizontal,
bzw. vertikal {iber das FPGA bewegt werden. Innerhalb der STARSs findet ein Test statt,
der vergleichbar mit dem bereits fiir den Offline-BIST vorgestellten Test verliuft.

Die in der STAR enthaltenen Logikblocke werden entsprechend Abbildung [3.5]in Be-
reiche unterteilt, die jeweils einen TPG (fiir die Implementierung eines TPG sind 3
Logikblocke erforderlich), zwei BUT und einen ORA enthalten. Durch die abgebil-
deten sechs Konfigurationen fiir diesen Bereich ist gewihrleistet, dass jeder der sechs
Logikblocke mindestens einmal die Rolle eines BUTs einnimmt. Nachdem in jeder der
Konfigurationen alle Testmuster durch den TPG erzeugt wurden, wird der STAR einen
Logikblock weiter geschoben. Wenn durch den ORA ein Fehler gemeldet wird, konnen
entsprechend Abbildung neue Aufteilungen fiir die Test-Konfigurationen gewihlt
werden, die eine eindeutige Identifizierung des defekten Logikblocks ermdglichen. Ei-
ne Weiterentwicklung dieses Ansatzes wurde von Verma et al. [VDS04]] veroftentlicht.

BUT |—>»] ORA
e T|B B|O OB B|T T|T T|T
, Pass/Fail
TPG — T|O T|B B|T oT B|T T|B
T|B T|T T B|T 0O|B B|O
BUT [—» 1 2 3 4 5 6

Start/Reset + A

Abbildung 3.5: Rotierende Konfigurationen fiir die Logikblocke in einer STAR
[ASH™99]
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AB

C D

r—r —1—a—1 |

Abbildung 3.6: Neue Aufteilungen der Testbereiche zur Diagnose durch STARs
[ASH"99]

Der Bereich, der den Tester enthilt, wird hier als ROTE (ROving TEster) bezeichnet
und es ist ein ROTE ausreichend, um einen defekten Logikblock zu lokalisieren. Die-
ses Verfahren fiir ein Online-BIST kann auch fiir ein Offline-BIST eingesetzt werden,
indem der ROTE einmalig iiber das gesamte FPGA bewegt wird [VDS04].

3.3 Erstellung und Bereitstellung einer Defect Map

Viele der im Abschnitt ,,Vergleichbare Arbeiten* besprochenen Arbeiten basieren auf
der Diagnose der defekten Komponenten in einem defekten FPGA. Mishra und Gold-
stein skizzieren die Idee einer Defect Map, die auch eine Voraussetzung fiir das hier
vorgestellte Hard-Core basierte Verfahren ist [MGO3:

,,The key idea behind defect tolerance in FPGAs is that reconfigurability
allows one to find the defects and then to avoid them. We expect that recon-
figurable fabrics made from next generation technologies will go through
a post-fabrication testing phase at which point they will be configured for
self-diagnosis. Unlike the dedicated BIST structures often incorporated in
current digital designs, the test circuits placed on the fabric during this self-
diagnosis phase will utilize ressources that will be available later for normal
fabric operation, and so testing will not incur either an area or a delay penal-
ty. The result of the test phase will be a defect map which contains locations
of all the defects. This map can be used by place-and-route tools to layout
circuits on the fabric which avoid the defects. The ability to tolerate defects
in the final product eases the requirements on the manufacturing process.
In some sense, this introduces a new manufacturing paradigm: one which
trades-off post-fabrication programming for cost and complexity at manu-
facturing time.*
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Die Bereitstellung einer Defect Map fiir ein defektes FPGA ist auf verschiedenen Wegen
denkbar:

o Jedes defekte FPGA wird mit einer Kennzeichnung versehen, die eine eindeuti-
ge Identifizierung des FPGAs erlaubt. Die Defect Maps werden dann entweder
in einer zentralen Datenbank gespeichert oder zusammen mit den FPGAs an den
Kunden ausgeliefert. Da iiber die Defect Maps Riickschliisse auf die Ausbeute
bei der Herstellung der FPGAs moglich sind, miisste eine zentrale Datenbank so
geschiitzt werden, dass nur fiir die bei dem Kunden vorhandenen FPGAs ein Zu-
griff moglich ist. Die Speicherung der Daten fiir alle defekt produzierten FPGAs
in einer internen Datenbank bei dem Hersteller und die Auslieferung der Daten
zusammen mit den FPGAs vermeidet die Sicherheitsprobleme einer externen Da-
tenbank.

o Injedes FPGA wird ein nichtfliichtiger Speicher integriert, in dem die Defect Map
des FPGAs gespeichert ist.

Bevor ein Verfahren fiir die Bereitstellung einer Defect Map eingesetzt werden kann,
sind weitere Forschungen notwendig, um das kostengiinstigste Verfahren zu ermitteln.
Die oben aufgefiihrten Ansétze sollen lediglich erste Ideen skizzieren.

3.4 Zusammenfassung

Mit den bisher fiir den Test von FPGAs nach der Herstellung eingesetzten Verfahren ist
eine Diagnose der defekten Logikblocke sehr zeitaufwindig und daher nicht realisierbar.
In diesem Kapitel wurden Forschungsansitze zu BIST-Verfahren fiir FPGAs vorgestellt,
die eine Diagnose defekter Logikblocken ermoglichen. Zum Abschluss des Kapitels
wurden erste Ideen fiir die Bereitstellung einer defect map fiir defekte FPGAs skizziert.
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4 Vergleichbare Arbeiten

Abbildung [.T] zeigt eine mogliche Klassifizierung der im Folgenden dargestellten An-
sitze, die an die Gliederung des Papers ,,Yield Enhancing Defect Tolerance Techniques
for FPGAs* von Asbjoern Djupdal und Pauline C. Haddow aus dem Jahr 2006 [DHO6]]
angelehnt ist. Weitere Informationen zu den in [DHO6] beschriebenen Ansétzen sowie
Referenzen und Kurzbeschreibungen zu weiteren Arbeiten, die fiir die Tolerierung von
Defekten auf FPGAs verwendet werden konnen, findet man in einer Ubersicht zu feh-
lertoleranten Methoden fiir FPGAs aus dem Jahr 2006 [[CEBO6|] und in einer weiteren
Ubersicht zu diesem Thema aus dem Jahr 2003 [DIO3]].

Ein Vergleich des Hard-Core basierten Ansatzes mit den in diesem Kapitel vorge-
stellten Arbeiten folgt, nachdem der Hard-Core basierte Ansatz in Kapitel 5| aus-
fiihrlich vorgestellt wurde, in Kapitel [6}

Neben dem Einsatz fiir die Verbesserung der Ausbeute eignen sich einige der im Folgen-
den vorgestellten Arbeiten auch fiir die Tolerierung von Defekten, die erst zur Laufzeit,
also nachdem die Herstellung des FPGAs abgeschlossen ist, auf dem FPGA auftreten.
Die Tolerierung von Defekten zur Laufzeit zielt darauf ab, die Verldsslichkeit eines
FPGAs zu verbessern. Ein Laufzeit-Defekt kann z.B. durch Alterungseftfekte auf dem
FPGA entstehen. Eine weitere Ursache fiir Laufzeit-Defekte sind sogenannte Single
Event Upsets (SEUs). Ein SEU ist eine durch Strahlung hervorgerufene Anderung des
Zustands einer Speicherzelle auf dem FPGA. Da neben den Anderungen der Speicherin-
halte im Logic Layer, z.B. der Anderung des Inhaltes eines Flipflops, wie in Abbildung
(ibernommen aus [AT0S]]) dargestellt, auch SEUs im Konfigurationsspeicher (Con-
figuration Memory Layer, vgl. Abbildung 2.9 auf Seite 14) eines FPGAs auftreten kon-
nen, ist durch einen SEU auch eine Veridnderung der durch das FPGA implementierten
Schaltung méglich [GCZJ03]).

Bei der Klassifizierung in Abbildung [4.1] wird zwischen passiven Methoden, die keine
Diagnose des FPGAs erfordern, und aktiven Methoden unterschieden. Bei aktiven Me-
thoden erfolgt eine Anpassung der auf dem FPGA abgebildeten Schaltung an Defekte,
die zuvor durch eine Diagnose ermittelt wurden.

Nachdem im folgenden Abschnitt einige passive Verfahren fiir die Tolerierung von De-
fekten betrachtet worden sind, werden in Abschnitt @ aktive Verfahren vorgestellt, die
mit zusitzlich in die FPGA-Architektur eingefiihrten redundanten Komponenten arbei-
ten. Die FPGA-Konfiguration, die fiir die Programmierung der so veridnderten FPGAs

39



KAPITEL 4. VERGLEICHBARE ARBEITEN

Verbesserung der Fehlermaskierun

Verlasslichkeit =
Scrubbing

passiv (ohne Diagnose)

Cl_Verbesserung der Ausbeute . _Anwendungsspezifische FPGAS
=

individuelle Konfigurationen

Prekompilierte
Konfigurationen

dynamische Konfiguration
: Verinderung der
Tolerieren von Programmierung
Defekten in FPGAs

\aktiv (Diagnose erforderlich)

Anpassung der urspriinglichen
Konfiguration

Zeilen und/oder Spalten
robgranular T
Veranderung der Architektur: Lopikblacke
Einfiigen von Redundanz Modifizierung der Logikblécke

feingranular [ Modifizierungen im Switch Block
und in den Routing-Ressourcen

Abbildung 4.1: Klassifizierung der Arbeiten mit dem Ziel der Tolerierung von Defekten
in FPGAs

benotigt wird, entspricht hier der FPGA-Konfiguration fiir FPGAs ohne Defekte. Die
danach in Abschnitt[4d.3| vorgestellten aktiven Verfahren arbeiten im Gegensatz dazu mit
einer an das defekte FPGA angepassten FPGA-Konfiguration.

Bei dem Hard-Core basierten Verfahren handelt es sich um ein aktives Verfahren, d.h.
es ist eine vorherige Diagnose der defekten FPGAs erforderlich. Das Verfahren eignet
sich insbesondere fiir SRAM-basierte island-style FPGAs, wie sie im zweiten Kapitel
dieser Arbeit vorgestellt wurden. Nachdem der Hard-Core basierte Ansatz in Kapitel [3]
ausfiihrlich vorgestellt wurde, ist der Darstellung der Vorteile des Hard-Core basierten
Verfahrens gegeniiber den in diesem Kapitel vorgestellten Verfahren ein eigener Ab-
schnitt in Kapitel 6] gewidmet.

Abbildung 4.2: Ein SEU im Logic Layer kann, wie hier gezeigt, einen falschen Wert in
einem Flipflop erzeugen [ATO3]
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4.1 Passive Verfahren

Verfahren fiir den Ausgleich von Defekten zur Laufzeit beruhen oft auf einem unter
der Bezeichnung Triple Module Redundancy (TMR) bekannten Ansatz. Die Schaltung
wird verdreifacht und das Ergebnis iiber einen Mehrheitsentscheid bestimmt. Da fiir
die Realisierung einer Schaltung als TMR ungefihr die dreifache Fliche benotigt wird
und sich dadurch auch die Verlustleistung entsprechend erhoht, wird das Verfahren nur
fiir Schaltungen auf FPGAs in sicherheitskritischen oder schwer zugédnglichen Syste-
men, z.B. im Weltraum [Car06], eingesetzt. Oft wird TMR in Verbindung mit einem
periodischen Uberschreiben der Konfiguration des FPGAs mit der Originalkonfigurati-
on verwendet. Durch diese periodische ,,Erneuerung® der Konfigurationsdaten, die als
Scrubbing bezeichnet wird, werden durch SEUs fehlerhaft gewordenen Konfigurationen
korrigiert.

Da die Ausbeute an FPGAs mit zunehmender Flidche sinkt (vgl. Abschnitt , ist der
Einsatz von TMR fiir eine Erhohung der Ausbeute nicht einsetzbar. Auch das Scrubbing
ist fiir eine Steigerung der Ausbeute nicht einsetzbar, da dauerhafte Defekte auf einem
FPGA mit einer ,,Erneuerung‘ der Konfigurationsdaten nicht behoben werden.

Durch die Firma Xilinx wird ein Verfahren fiir die Nutzung von defekten FPGA ein-
gesetzt, in dem teildefekte FPGAs ohne vorherige Diagnose eingesetzt werderﬂ Dazu
wird ein erneuter Test von leicht defekten FPGAs durchgefiihrt, der nur die Teile des
FPGAs testet, die von der durch den Kunden gewiinschten FPGA-Konfiguration auf
dem FPGA tatsédchlich genutzt werden [Tr108]. Wenn die teildefekten FPGAs diesen
Test erfolgreich durchlaufen, werden sie dem Kunden fiir eine Serienproduktion ver-
kauft. Ein groer Vorteil dieses Verfahrens ist die Einsparung einer zeitaufwendigen
Diagnose, also der genauen Lokalisierung der Defekte. Der Nachteil dieser Vorgehens-
weise ist der Verlust der Rekonfigurierbarkeit der FPGAs. Die Funktion der FPGAs ist
nur sichergestellt fiir FPGA-Konfigurationen, die fiir den Test verwendet wurden.

4.2 Einfuagen von redundanten Komponenten in die
FPGA-Architektur

Ein Ausgleich einer defekten Komponente in einem defekten FPGA kann durch ein
logisches Auswechseln der defekten Komponente mit einer zusitzlich auf dem Chip
vorhandenen identisch aufgebauten Komponente erreicht werden. Da redundant vor-
handene Komponenten zusétzliche Fliache auf dem Chip belegen und die Ausbeute bei
der Herstellung eines Chips mit steigender Fliche abnimmt, lohnt sich dieses Vorge-
hen nur dann, wenn die zusitzlich auf den Chip gebrachte Komponente viele andere

1Easy Path FPGA Series [leasO8]]
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der Komponenten des Chips im Defektfall ersetzen kann. Da alle Logikblocke in einem
FPGA identisch aufgebaut sind, ist die Idee naheliegend, Reserve-Logikblocke in die
FPGA-Architektur zu integrieren. Wenn bei der Herstellung eines FPGAs defekte Lo-
gikblocke diagnostiziert werden, kann das FPGA in einem spéteren Produktionsschritt
mit den Reserve-Logikblocken, z.B. durch ein gezieltes Durchbrennen von ebenfalls in
die Architektur eingebrachten Sicherungen (fuses), so ,,verdrahtet* werden, dass es wie
gewohnt verwendet werden kann. Die wichtigsten der in Abbildung [4.T]als grobgranu-
lar eingeordneten Ansitze, die mit dieser Idee arbeiten, sollen im Folgenden vorgestellt
werden.

Ergénzend zu grobgranularen Redundanz-Techniken gibt es Ansitze, die durch Red-
undanz innerhalb der Logikblocke, z.B. durch die Verwendung von LUTs mit fehler-
korrigierenden Codes [KLO4] oder durch Redundanz innerhalb anderer Komponen-
ten eines FPGAs Defekte tolerieren kénnen. Diese Ansitze werden in Abbildung (4.1
als feingranular klassifiziert. Doumar und Ito [DIOOb] fiigen in jeden switch block ei-
ne zusdtzliche Verbindungsleitung ein, wodurch eine alternative Verbindung zwischen
den an diesem switch block angeschlossenen Verbindungsleitungen ermdglicht wird.
Mit dieser alternativen Verbindung kann ein Defekt in einem switch block umgangen
werden. Yu und Lemieux [RWLOS] fiigen der FPGA-Architektur zusitzliche Reserve-
Verbindungsleitungen und zusitzliche Multiplexer hinzu und schaffen dadurch die in
Abbildung skizzierte Moglichkeit, eine defekte Verbindungsleitung zu umgehen.

4.2.1 Redundante Zeilen und/oder Spalten

Eine Moglichkeit, Reserve-Logikblocke in die FPGA-Architektur einzufiigen, ist die
Verwendung von redundanten Spalten (und / oder Zeilen) mit Reserve-Logikblocken.
Wenn eine defekte Spalte diagnostiziert wird, kann in einem spéteren Produktionsschritt
anstelle der defekten Spalte die Spalte mit den Reserve-Logikblocken verwendet wer-
den. Dieses Verfahren wurde von Hatori et al. [HSN*93] vorgeschlagen und spiter von
Howard et al. [HTA94] und Durand und Piguet [DP94] weiterentwickelt. Abbildung

‘ ‘ ‘ | spare ‘

et 1. I

sl e
i

a) original routing solution b) avoiding a defect

Abbildung 4.3: Die Umgehung einer defekten Verbindungsleitung [RWLOS]
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M skizziert das Verfahren, so wie es von Hatori et al. [HSN™93]] erstmals vorgeschla-
gen wurde. Im Rahmen dieses Verfahrens werden zusitzliche redundante Zeilen in die
FPGA-Architektur eingefiigt. Eine ebenfalls zusétzlich in die FPGA-Architektur einge-
brachte Auswahllogik (Selector) sorgt fiir eine neue Zuordnung der urspriinglichen von
der FPGA-Konfiguration angesprochenen Zeile (Row Decoder), wenn bei der Diagnose
des FPGAs eine Zeile als Defekt ermittelt wurde. Abbildung[.4](a) zeigt das FPGA mit
einer Reserve-Zeile und Abbildung [4.4] (b) die neue Zuordnung der Zeilen als Reakti-
on auf eine defekte Zeile. Wihrend die horizontalen Verbindungsleitungen unverédndert
bleiben, werden die vertikalen Verbindungsleitungen in der neuen FPGA-Architektur
um eine Zeile verldngert.

Howard et al. [HTA94] haben eine Variation dieses Verfahrens vorgeschlagen, in dem
die Logikblocke zu groBeren Blocken zusammengefasst werden. Die in die FPGA-
Architektur eingefiigten Reserve-Zeilen (oder Reserve-Spalten) bestehen hier aus die-
sen groBeren Blocken und nicht aus einzelnen Logikblocken. Durch einen eigenen Kon-
figurationsspeicher fiir jeden der Blocke kann die Auswirkung von Defekten, die sich
auf den gesamten Konfigurationsspeicher auswirken, auf den Konfigurationsspeicher ei-
nes Blockes begrenzt werden. Um die zusitzlichen Verzogerungszeiten fiir Verbindun-
gen zwischen den Blocken bei der Uberquerung eines defekten Blocks moglichst gering
zu halten, werden in die Architektur zusitzliche lange Verbindungsleitungen eingefiihrt,
die eine Direktverbindung zwischen den Blocken ermdoglichen.

Durand und Piguet [DP94] benutzen eine FPGA-Architektur, die sich an einem binidren
Entscheidungsdiagramm orientiert. Da in dieser Architektur ausschlieBlich direkt be-
nachbarte Zellen verbunden sind, muss keine Verlingerung der Verbindungsleitungen
erfolgen. Die Rekonfiguration im Fall eines Defektes erfolgt in diesem Ansatz durch ei-
ne Ersetzung der defekten Spalte mit einer Reserve-Spalte. Vergleichbar mit dem Ansatz
von Hatori et al. (vgl. Abbildung {.4) werden die Konfigurationsdaten aller Logikblo-
cke, die auf der Spalte und rechts von der Spalte mit dem Defekt liegen, um eine Spal-
te nach rechts verschoben. Damit nicht die gesamte Spalte verschoben werden muss,
schlagen die Autoren eine horizontale Aufteilung des FPGAs in mehrere Bereiche vor,
so dass die Verschiebung der Spalten innerhalb eines Bereiches bei einem Defekt in dem
jeweiligen Bereich ausreichend ist und die Verzdgerungszeit in den anderen Bereichen
nicht durch die ,,Uberbriickung“ der defekten Spalte erhoht wird.

Ein Nachteil der in diesem Abschnitt vorgestellten Verfahren liegt in der hohen Anzahl
von Logikblocken, die im Fall eines Defektes ,,geopfert” werden, da jeweils komplette
Zeilen oder Spalten (bzw. komplette Spalten eines Bereiches im Verfahren von Du-
rand und Piguet [DP94]) ausgetauscht werden. Ein weiterer Nachteil ist der zusétzliche
Aufwand fiir die Umgehung der defekten Zeilen oder Spalten, in Form von zusétzlichen
programmierbaren Schaltern und verldngerten Verbindungsleitungen, sofern nicht wie
in einem Bus-basierten FPGA Verbindungsleitungen verwendet werden, die die gesam-
te Hohe oder Breite des FPGAs umfassen.
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Abbildung 4.4: Anpassung einer FPGA-Architektur nach [HSN*93] an einen Defekt;
a) ohne defekte Zeile; b) mit defekter Zeile

Da die von Altera verwendete hierarchische FPGA-Architektur Bus-basiert ist, sind hier
die Voraussetzungen fiir die Nutzung von redundanten Zeilen giinstig. Altera konnte
durch die Anwendung dieses Verfahrens bereits in einigen der angebotenen FPGA-
Familien den Yield steigern [altOO] und setzt auch in der aktuellen Herstellung der
Stratix IV-FPGASs ein Verfahren ein, das mit redundanten Zeilen arbeitet [altOg]].

4.2.2 Redundante Logikblocke

Anstelle der auf Zeilen und Spalten basierenden Redundanz konnen auch einzelne
Reserve-Logikblocke eingesetzt werden, um jeweils die Funktion eines defekten Lo-
gikblocks zu iibernehmen.

Diese Methode wurde von Hanchek und Dutt [HD98|| beschrieben und als node cover-
ing bezeichnet. Im Defektfall werden hier zusétzlich in die Architektur des FPGAs in-
tegrierte Reserve-Verbindungssegmente genutzt, damit die Verbindungen zwischen den
verschobenen Logikblocken und der restlichen Schaltung beibehalten werden konnen.
Bei einer horizontalen Verschiebung um einen Logikblock braucht jeder Logikblock in
einer Zeile die gleichen Anschlussmoglichkeiten wie der benachbarte Logikblock. Ab-
bildung [4.5] zeigt den Einsatz der zusitzlichen Verbindungssegmente bei zwei defekten
Logikblocken in unterschiedlichen Zeilen, die jeweils durch einen Reserve-Logikblock
in derselben Zeile ersetzt werden. Dieser Ansatz wurde spiter zu einer dynamischen
Methode erweitert [DST99]] . Als dynamisch wird bei dieser Erweiterung die Zuord-
nung der Reserve-Verbindungssegmente zu den Verbindungen, die durch sie ersetzt
werden, bezeichnet. Durch die dynamische Nutzung der Reserve-Verbindungssegmente
wird die Anzahl der insgesamt auf dem FPGA bendotigten Verbindungssegmente redu-
ziert.
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Abbildung 4.5: Der statische node covering Ansatz [HD9S]: (a) Reserve-

Verbindungssegmente und (b) deren Nutzung im Fall von Defekten in
den Logikblocken A und E

Auch das von Kelly und Ivey [KI94] vorgestellte Verfahren reserviert, vergleichbar mit
dem Verfahren von Hanchek und Dutt [HD9S]], jeweils einen Logikblock, hier aller-
dings in Kombination mit einem switch block, als Reserve am Ende einer Zeile. Wenn
die FPGA-Konfiguration auf das FPGA iibertragen wird, erfolgt eine automatisierte An-
passung des FPGAs an die Konfiguration, so dass die defekten Elemente des FPGA
nicht genutzt werden. Diese Anpassung ist fiir die Entwurfswerkzeuge nicht sichtbar.

Verglichen mit Verfahren, in denen Zeilen oder Spalten mit Reserve-Logikblocken ein-
gesetzt werden, ist die Nutzung von einzelnen Reserve-Logikblocken potentiell dafiir
geeignet, mehr defekte Logikblocke auszugleichen, da keine ganze Reserve-Zeile oder
-Spalte eingesetzt werden muss, um einen Defekt auszugleichen. Ein Nachteil ist auch
hier das zusitzliche Delay in einer FPGA-Architektur mit segmentierten Verbindungs-
leitungen, das durch ldngere Verbindungssegmente und zusétzliche programmierbare
Schalter entsteht.
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4.3 Veranderung der Programmierung des FPGAs

Die im Folgenden beschriebenen Arbeiten tolerieren Defekte, indem Veridnderungen
im Design-Flow und/oder Verdnderungen in der Konfiguration des FPGA vorgenom-
men werden. Die grundlegende Idee fiir diese Verfahren ist die Erstellung einer FPGA-
Konfiguration, die defekte Ressourcen auf dem FPGA nicht verwendet.

4.3.1 Individuelle Konfiguration fiir jedes FPGA

Die durch den FPGA-Hersteller bereitgestellten Entwurfswerkzeuge fiir den
Place&Route-Vorgang konnen Ressourcen bei der Platzierung der Komponenten der
Netzliste und der Verbindung dieser Komponenten als gesperrt betrachten. Diese Mog-
lichkeit kann fiir die Tolerierung von Defekten auf dem FPGA ausgenutzt werden.
Wenn fiir die zu konfigurierenden FPGAs als Ergebnis einer Diagnose jeweils eine
Defect-Map zur Verfiigung steht, kann so fiir jedes FPGA eine Konfiguration erzeugt
werden, in der die durch die Defect-Map angegebenen fehlerhafte Bereiche des FPGAs
nicht verwendet werden.

Ein Beispiel fiir die erfolgreiche Verwendung von defekten FPGAs ist ein bei Hewlett-
Packard entwickelter Rechner [CAC"97] [HKSWOS], der zur Erforschung von par-
allelen Rechnerarchitekturen eingesetzt wurde. Durch die Verwendung von defekten
FPGA s konnten Kosten eingespart werden, wie in [HKSWO98] berichtet wurde:

"Only 217 of the FPGAs used in Teramac were free of defects; the rest (75%
of the total used) were free of charge, because the commercial foundry that
made them would normally have discarded them."

Die Nutzbarkeit der defekten FPGAs wurde erreicht, indem auf den verwendeten
FPGAs durch Testschaltungen Fehler gesucht, die gefundenen Fehler in einer Daten-
bank gespeichert und im Anschluss daran der fiir den Place&Route-Vorgang zusténdi-
gen Software nur defektfreie Ressourcen zur Verfiigung gestellt wurden. Fiir die Erstel-
lung der Defect-Maps fiir die FPGAs wurde eine zeitaufwendige externe Diagnose der
FPGA s durchgefiihrt. Ndhere Informationen zu der durchgefiihrten Diagnose wurden in
[CAC*97]] veroffentlicht. Abbildung skizziert die Nutzung von defekten FPGAs im
Teramac Custom Computer.

Neben der aufwendigen externen Diagnose fiir die defekten FPGAs, gibt es einen weite-
ren Grund, der gegen den Einsatz des in Abbildung[4.6|dargestellten Verfahrens in einer
Serienproduktion spricht. Abbildung zeigt die unterschiedlichen Beschreibungsfor-
men eines FPGA Design-Flows, in diesem Fall dem Design Flow fiir die FPGAs der
Firma Xilinx, und eine ungefihre Abschétzung des Zeitaufwands, der benotigt wird, um
jeweils die nédchste Beschreibungsform zu erreichen. Auch fiir den Fall, dass die Syn-
these und das Mapping bereits erfolgt sind, und das Design als Netzliste vorliegt, wire
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der fiir jedes defekte FPGA durchzufiihrende Place&Route-Vorgang zu zeitaufwindig,
um ihn innerhalb einer Serienproduktion durchzufiihren.

4.3.2 Dynamisches Place & Route

Der Zeitaufwand fiir die Diagnose und die Durchfiihrung des Place&Route-Vorgangs
fiir jedes FPGA kann innerhalb der Produktion vermieden werden, wenn beides erst
nach dem Einschalten des FPGAs intern in dem FPGA durchgefiihrt wird. Macias und
Durbeck beschreiben in [MDO04], wie auf einer speziell dafiir ausgelegten Architektur,
der Cell Matrix [DMOI]], die Diagnose des Chips und die Platzierung und Verdrahtung
der Schaltung auf dem Chip durchgefiihrt werden kann. Abbildung[4.8|zeigt, wie aus ei-
ner initial vorliegenden Matrix mit defekten Zellen sogenannte Superzellen (supercells)
konstruiert werden, die aus n x n Zellen der Matrix bestehen. Jede Superzelle realisiert
einen Teil der durch eine Netzliste vorgegebenen Schaltung.

Im Unterschied zu den Logikblocken der FPGA-Architekturen konnen die Zellen der
Cell Matrix ihre benachbarten Logikblocke konfigurieren. Sobald eine Superzelle auf
der Cell Matrix eingerichtet wurde, testet diese Superzelle mit Hilfe von extern an die
Cell Matrix angelegten Testdaten einen benachbarten Bereich von n x n Zellen. Wenn
dieser Bereich keine Defekte enthilt, programmiert die Superzelle diesen Bereich eben-
falls als Superzelle. Falls im Test Defekte festgestellt wurden, wird der getestete Bereich
komplett als defekt betrachtet und gesperrt. Nachdem die Superzellen auf der Cell Ma-
trix eingerichtet worden sind, findet in einer zweiten Phase eine eindeutige Zuweisung
von Teilen der zu realisierenden Schaltung auf die Superzellen statt, und die Verbindun-
gen zwischen den Superzellen werden hergestellt. Diese Platzierung und Verdrahtung
findet komplett innerhalb der Cell Matrix statt. Die Superzellen auf der Cell Matrix
nummerieren sich dazu in einem ersten Schritt fortlaufend, orientiert an ihrer Position

User designs

Diagnostic
software

Mapping
software
Defect database i

Teramac
configuration Ei

Abbildung 4.6: Toleranz von Defekten im Teramac Custom Computer [CAC97]]
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Abbildung 4.7: Die Zwischenformate im FPGA-Design-Flow der Firma Xilinx
[CGIWO02]
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Abbildung 4.8: Links: Eine Cell Matrix [MDO04] mit defekten (=schwarz dargestell-
ten) Bereichen; Mittel: Nicht defekte Zellen werden zu Superzellen zu-
sammengefasst; Rechts: Die Superzellen implementieren die durch eine
Netzliste vorgegebene Schaltung

innerhalb der Cell Matrix. Da die in der vorgegebenen Netzliste enthaltenen Knoten
ebenfalls fortlaufend nummeriert sind, kann jede Superzelle jetzt die Funktion des Kno-
tens ibernehmen, der in der Netzliste mit der gleichen Nummer bezeichnet wurde. Jede
Superzelle konfiguriert im Anschluss daran die Verbindungen zu ihren Vorgidngerknoten
innerhalb der Netzliste, nachdem {iiber ein zwischen den Superzellen bestehendes Netz-
werk ein Kontakt zu den jeweiligen Vorgédngerknoten aufgenommen wurde [MDO02].
Von der Cell-Matrix existiert eine Hardware-Implementierung mit 8 x 8 Zellen [MDOS]].

4.3.3 Anpassung der Konfiguration

Um den Zeitaufwand fiir die Programmierung eines defekten FPGAs mdglichst gering
zu halten, kann anstelle der erneuten Erstellung einer FPGA-Konfiguration eine beste-
hende FPGA-Konfiguration angepasst werden. Diese Anpassung kann erfolgen, wenn
die Konfiguration in Form eines Bitstreams fiir die Programmierung des FPGAs vorliegt
,oder wenn das FPGA bereits konfiguriert wurde (vgl. Abbildung[4.7).
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Die Anpassung der Konfiguration auf einem bereits konfigurierten FPGA wird in einem
Verfahren durchgefiihrt, das von Doumar und Ito [DI0Oa] vorgeschlagen wird. Bei die-
sem Ansatz werden Logikblocke auf dem FPGA platziert, die nicht fiir die Implementie-
rung des FPGA-Designs benotigt werden. Direkt nach dem Einschalten des FPGAs wird
eine Diagnose durchgefiihrt. Durch eine Verschiebung (shifting) des gesamten FPGA-
Designs kann in Anschluss an die Diagnose jeder defekte Logikblock ausgeglichen wer-
den, indem das Design so verschoben wird, dass ein im Design nicht benotigter Logik-
block auf den defekten Logikblock verschoben wird. Der defekte Logikblock wird somit
durch den nicht bendtigten Logikblock maskiert. Fiir die Verteilung der nicht benotig-
ten Logikblocke werden von den Autoren die in Abbildung [4.9] gezeigten Verteilungen
vorgeschlagen. Die linke Verteilung erlaubt die Maskierung eines Defektes, indem das
Design hochstens um einen Logikblock vertikal und / oder horizontal verschoben wird.
Die rechte der abgebildeten Verteilungen erlaubt die Maskierung eines Defektes mit
bereits einer Verschiebung, entweder horizontal oder vertikal. Ein Vorteil dieses Verfah-
rens ist die einfache Anpassung der FPGA-Konfiguration an das defekte FPGA. Diese
Methode kann jedoch in der Regel nur einen Defekt auf dem gesamten FPGA tolerie-
ren. Durch das Einfiigen der nicht genutzten Logikblocke in die FPGA-Konfiguration
wird das Delay an einigen Verbindungsleitungen innerhalb des FPGA gegeniiber einer
FPGA-Konfiguration, die ohne Reserve-Logikblocke erstellt wurde, erhoht [DIOOa].

4.3.4 Prekompilierte Schaltungsteile

Wenn wir davon ausgehen, dass maximal ein defekter Logikblock je FPGA vorhanden
ist, konnen fiir ein FPGA mit x Logikblocken x verschiedene Konfigurationen erstellt
werden, so dass jede dieser Konfigurationen einen anderen der auf dem FPGA vorhan-
denen Logikblocke nicht nutzt. Wihrend der Serienproduktion kann anschlielend aus
den im Voraus erstellten Konfigurationen mit geringem Zeitaufwand eine Konfiguration
ausgewdhlt werden, die das FPGA so konfiguriert, dass der defekte Logikblock nicht
verwendet wird.

Dieses Verfahren ist nur fiir kleine FPGAs praktikabel, da die Anzahl der zu berech-
nenden FPGA-Konfigurationen der Anzahl der auf dem FPGA vorhandenen Logik-
blocke entspricht. Spétestens, wenn Konfigurationen fiir den Ausgleich von zwei de-
fekten Logikblocken an beliebigen Stellen auf dem FPGA in der Datenbank bereit-
gehalten werden sollen, ist dieser ,,naive* Ansatz nicht mehr durchfiihrbar. Bereits
fiir ein FPGA mit 16000 Logikbléckerﬁ wire eine Berechnung und Speicherung von

( 16(2)00 ) = 127992000 Konfigurationen notwendig.

2Es sind bereits FPGAs mit iiber 25000 Logikblocken erhiltlich
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Abbildung 4.9: Zwei mogliche Verteilungen von Reserve-Logikblocken, die fiir den
Ansatz von Doumar et al. [DI00Oa] eingesetzt werden konnen.
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Abbildung 4.10: 6x6 Logikblocke in Bereiche mit je 3x3 Logikblocken partitioniert.
Nicht verwendete Logikblocke sind schwarz dargestellt [LMSP98b

Ein von Lach et al. veroffentlichter Ansatz enthilt erstmals die Idee, nicht
die gesamte Konfiguration fiir jeden mdéglichen Defekt auf dem FPGA, sondern nur
Teilregionen im Voraus zu berechnen, in denen jeweils ein Logikblock nicht verwendet
wird. Abbildung zeigt die Partitionierung eines aus 6x6 Logikblocken bestehen-
den Arrays in mehrere, als tiles bezeichnete, Bereiche aus 3x3 Logikblocken. Diese
Partitionierung bietet gegeniiber der Berechnung von Konfigurationen fiir das nicht par-
titionierte 6x6 Array folgende Vorteile:

e Der Zeitaufwand fiir die Erstellung der Konfigurationen wird reduziert und die
Anzahl der maximal tolerierbaren Defekte wird erhoht

— Wenn auf dem 6x6 Array maximal ein defekter Logikblock toleriert wer-
den soll, werden 36 FPGA-Konfigurationen bendtigt. Bei den gleichen
Voraussetzungen fiir ein tile werden ebenfalls 3 = 3 * 4 = 36 FPGA-
Konfigurationen benétigt, die jedoch jeweils weniger umfangreich sind und
daher den Place&Route-Vorgang mit weniger Zeitaufwand durchlaufen. Ein
so partitioniertes FPGA kann in jedem tile einen defekten Logikblock und
insgesamt bis zu vier defekte Logikblocke tolerieren.
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e Der bendtigte Speicher fiir die FPGA-Konfigurationen wird reduziert

— Wenn man davon ausgeht, dass fiir die Speicherung der Konfigurationen des
unpartitionierten Arrays 36 = X Bytes benotigt werden, und die Speicherung
eines tile nach der Partitionierung nur 4 = 9 = X/4 = 9 « X Bytes benotigt,
ist 75% weniger Speicher fiir die Bereithaltung der Konfigurationen ausrei-
chend

Neben dem Begriff des tile fiihrt [LMSP98b|] noch den Begriff atomic fault tolerant
block (AFTB) als Bezeichnung fiir eine mogliche Konfiguration eines tile ein. Abbil-
dung [4.TT] verdeutlicht diese Zusammenhénge fiir ein tile, das auf einer Fliche von 2x2
Logikblocken die Funktion Y = (A vV B) V (C A D) realisiert. In der Abbildung sind die
drei Bestandteile eines tile sichtbar:

e Logikblocke, auf denen die Funktion des tile realisiert wird

¢ Eine Spezifikation der Verbindungen zu den umliegenden files, im Folgenden als
Interface bezeichnet

e Fine Netzliste

Ein AFTB wird unter Vorgaben fiir eine konkrete Platzierung mit den Place&Route-
Tools des FPGA-Herstellers aus der zu dem ftile gehdrenden Netzliste erstellt. Abbil-
dungl.T1]zeigt vier AFTBs (I bis IV). In jedem AFTB wird genau ein Logikblock nicht
verwendet.

Das Interface des tiles muss fest auf dem FPGA platziert sein, damit ein beliebiger der
dazugehorigen AFTB ohne Auswirkungen auf die Umgebung in die Schaltung einge-
setzt werden kann. Eine Auswirkung bleibt jedoch bestehen: Je nach gewihltem AFTB
besitzt das tile unterschiedliche Timing-Eigenschaften, da die Verbindungen zwischen
den Logikblocken und zu dem Interface iiber unterschiedliche Pfade innerhalb des file
erfolgen.

Der Algorithmus fiir die Erstellung einer an defekte FPGAs anpassbaren FPGA-
Konfiguration ist in [LMSP98b|] mit dem in Algorithmus dargestellten
Pseudocode angegeben und soll im Folgenden kurz erldutert werden.

In den Zeilen drei und vier werden die benutzte Fliche und das Zeitverhalten fiir die
initial erstellte FPGA-Konfiguration aus der Schaltung extrahiert, sowie eine Berech-
nung der Wahrscheinlichkeit, dass diese Konfiguration auf einem defekten FPGA funk-
tioniert, vorgenommen. Der berechnete Wert entspricht dabei der Wahrscheinlichkeit
dafiir, dass ein FPGA keine Defekte oder nur Defekte in Logikblocken enthilt, die von
der in Zeile 2 erstellten FPGA-Konfiguration nicht verwendet werden.

In Zeile fiinf beginnt eine While-Schleife, die terminiert, wenn alle durch den Benutzer
gewiinschten Eigenschaften fiir die bisher erzeugten Konfigurationen erfiillt sind. Zu
diesen Eigenschaften zéhlen
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Abbildung 4.11: Vier AFTBs fiir ein tile das 2x2 Logikblocke umfasst und die Funktion
Y =(AV B)V (C A D) realisiert

o die benotigte Flache auf dem FPGA (area criteria),
o die Einhaltung aller Timing-Vorgaben (timing criteria),

e die gewiinschte Wahrscheinlichkeit fiir eine Funktion der mit Hilfe der bereits
erzeugten AFTBs erreichbaren FPGA-Konfigurationen (reliability criteria) und

e der fiir die bereits erzeugten AFTBs benétigte Speicher.

Die While-Schleife terminiert ebenfalls, wenn die gewiinschten Eigenschaften nach
dem Ausfiihren aller moglichen Partitionierungen nicht erfiillt werden konnten (tiling
possibilities exhausted).

Zeile sechs partitioniert die in Zeile zwei erzeugte FPGA-Konfiguration in tiles. Diese
Partitionierung erfolgt nach den folgenden Kriterien:

e Anzahl der Verbindungen, die iiber das Interface mit der Aullenwelt hergestellt
werden miissten

e Die Dichte der Logik
e Makros
o Grole

Genauere Angaben zu dem Partitionierungs-Algorithmus wurden nicht veroffentlicht.
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Algorithmus 4.1 : Ein Algorithmus fiir die Erstellung einer an defekte FPGAs anpass-
baren FPGA-Konfiguration

while /(complete or design possibilities exhausted) do
create initial non_ft_design;

extract timing and area information;

calculate design reliability;

while /(complete or tiling possibilities exhausted) do
partition design into tiles;

if /meet area criteria then

L break;

while /(complete or AFTB possibilities exhausted) do
partition tiles into AFTBs;
calculate AFTB reliability;
if /meet reliability criteria then
L break;

order tiles by ft realization difficulty;
order AFTBs by ft realization difficulty;
for (j =1, j <=#of tiles; decreasing difficulty) do
for (i=1;i <=#of AFTBs; decreasing difficulty) do
create ft_design(i,j);
if /(success and meet timing criteria) then

L break;

Wenn durch die Partitionierung die auf dem FPGA bendétigte Fliche die durch den Be-
nutzer vorgegebene maximal zuléssige Flidche iibersteigt, muss die Partitionierung er-
neut erfolgen, und in Zeile acht wird die aktuelle Iteration der While-Schleife beendet.

Die Erstellung der AFTBs beginnt ab Zeile neun mit einer Schleife, die terminiert, wenn
alle durch den Benutzer gewiinschten Eigenschaften (siehe oben) erfiillt sind, oder die
Eigenschaften mit der in Zeile sechs vorgenommenen Partitionierung nicht erfiillt wer-
den konnen. Auch in diesem Fall muss eine erneute Partitionierung erfolgen.

In Zeile zehn wird jedem der in Zeile sechs erstellten tiles eine Menge von AFTBs
zugewieserﬂ Da es vorkommt, dass Logikblocke innerhalb der Netzliste des tile, fiir
das die AFTBs erzeugt werden sollen, direkt nebeneinander auf dem FPGA platziert

3Dem in Abbildung dargestellten tile wiirden an dieser Stelle z.B. die Platzierungen I bis IV zugewie-
sen. An dieser Stelle erfolgt jedoch noch keine Realisierung der AFTBs durch die Place&Route-Tools
des Herstellers.
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werden miissen, konnen unter Umstidnden nicht alle theoretisch moglichen AFTBs fiir
das betreffende tile erzeugt werden, die fiir die Tolerierung eines Defektes an jeder Stelle
des tile notwendig wiren. Aus diesem Grund erfolgt in Zeile 11 eine Berechnung der
Wahrscheinlichkeit fiir eine Funktion der FPGA-Konfiguration (reliability) aufgrund der
tatsdchlich fiir die tiles erzeugbaren AFTBs.

Wenn die durch den Benutzer gewiinschte Wahrscheinlichkeit fiir eine Funktion (relia-
bility criteria) nicht erreicht wurde, verursacht Zeile 13 eine erneute Durchfithrung der
AFTB-Zuweisungen durch die Fortsetzung des Algorithmus in Zeile zehn.

Genauere Angaben zu dem Algorithmus fiir die Zuweisung der AFTBs an die Partitio-
nen, die in Zeile sechs vorgenommen wird, wurden nicht verdffentlicht.

Nachdem in Zeile 14 und 15 die tiles und die AFTBs so sortiert wurden, dass schwie-
rig zu realisierende tiles bzw. AFTBs in den nachfolgenden For-Schleifen zuerst den
Place&Route-Vorgang durchlaufen, findet die eigentliche Realisierung der in Zeile 9
den tiles zugeordneten AFTBs in den Zeilen 16 bis 20 statt. Wenn die Realisierung ei-
nes geplanten AFTBs nicht moglich ist, wird die Realisierung der AFTBs - durch die
Vorsortierung in Zeile 14 und 15 begiinstigt - zu einem fritheren Zeitpunkt abgebrochen
(/success).

Erst nachdem alle AFTBs realisiert wurden, kann der kritische Pfad bestimmt werden,
da erst jetzt die maximalen Verzogerungszeiten durch die tiles ermittelt werden kon-
nen. Wenn die Zeitvorgaben nicht eingehalten werden kénnen, wird daher erst nach der
kompletten Erstellung aller AFTBs der Algorithmus in Zeile 20 erfolglos abgebrochen
(!meet timing criteria).

Falls noch nicht alle moglichen AFTBs realisiert wurden, kann eine Fortsetzung in Zeile
neun erfolgen. Wenn alle Moglichkeiten fiir die Konstruktion der AFTB ausgeschopft
sind, erfolgt mit einer Fortsetzung des Algorithmus in Zeile sechs eine alternative Par-
titionierung der Schaltung in tiles. Wenn auch an dieser Stelle die Moglichkeiten aus-
geschopft sind, wird in Zeile zwei eine alternative FPGA-Konfiguration erstellt, sofern
noch alternative Realisierungs-Moglichkeiten vorhanden sind.

Fiir eine vollstandige Automatisierung des von Lach et al. angegebenen Algorithmus
sind Angaben erforderlich, die in keiner der Veroffentlichungen zu diesem Ansatz
[LMSP98a, LMSP98b, LMSPO00] zu finden sind. Es ist nicht erkennbar, wie der Ansatz
in den rechnergestiitzten Schaltungsentwurf fiir ein FPGA eingebaut wird, ohne dass
ein erheblicher Eingriff ,,von Hand* notwendig ist. Ein weiterer Kritikpunkt an dem
hier beschriebenen Algorithmus ist die Verteilung von nicht verwendeten Logikblocken
im Design, durch die das Delay an einigen Verbindungsleitungen erhoht wird.
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4.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden die wichtigsten Verfahren diskutiert, die eine Nutzung von
defekten FPGAs ermoglichen.

Einige der vorgestellten Ansitze fiigen redundante Logikblocke in die FPGA-
Architektur ein. Dieses Vorgehen ist bei FPGAs mit segmentierten Verbindungsleitun-
gen problematisch, da in diesem Fall neben zusitzlichen programmierbaren Schaltern,
die das ,,Verbergen* der defekten FPGA-Komponenten ermdglichen, zusitzliche bzw.
langere Verbindungssegmente in der FPGA-Architektur benotigt werden. Diejenigen
der vorgestellten Ansitze, die mit einer verdnderten Programmierung fiir ein defektes
FPGA arbeiten, sind daher fiir den Einsatz auf einem FPGA mit segmentierten Verbin-
dungsleitungen potentiell besser geeignet.

Ein individuell fiir jedes defekte FPGA durchgefiihrter Place&Route-Vorgang ist in-
nerhalb einer Serienproduktion sehr zeitaufwéndig und daher unwirtschaftlich. Der ho-
he Zeitaufwand fiir die Erstellung einer individuellen FPGA-Konfiguration lédsst sich
durch Ansitze reduzieren, die eine schnelle Anpassung einer vorhandenen FPGA-
Konfiguration ermoglichen. Das Verfahren von Doumar und Ito [DI0Oa] verdndert die
Konfiguration auf einem bereits konfigurierten FPGA. Die vorgeschlagene Methode
kann in der Regel nur einen Defekt auf dem gesamten FPGA tolerieren und verdndert
das Zeitverhalten eines FPGA-Designs durch zusitzlich in die FPGA-Konfiguration
eingefiigte Reserve-Logikblocke. Der von Lach et al. [LMSP98b] veroffentlichte An-
satz arbeitet erstmals mit prekompilierten Schaltungsteilen, die innerhalb der Serien-
produktion mit einem geringen Zeitaufwand derart ausgetauscht werden konnen, dass
die Nutzung von FPGAs mit defekten Logikblocken moglich ist. Auch in diesem An-
satz werden zusitzliche Reserve-Logikblocke in die FPGA-Konfiguration eingefiigt und
dadurch das Zeitverhalten des FPGA-Designs verdndert. Die Verteilung der Reserve-
Logikblocke in der FPGA-Konfiguration wird bei den vorgestellten Verfahren ohne
Riicksicht auf die fiir das FPGA-Design vorliegenden Timing-Constraints vorgenom-
men. Da vorher nicht bekannt ist, welche Defekte auf den zu programmierenden FPGAs
vorliegen, kann fiir die Schaltung nur der ldngste Pfad, der aufgrund einer Anpassung an
ein defektes FPGA entstehen kann, als obere Schranke fiir die Verzogerungszeit garan-
tiert werden. Diese pessimistische obere Schranke fiir die Verzogerungszeit muss daher
als kritischer Pfad fiir die realisierte Schaltung angesehen werden.

Ein ausfiihrlicher Vergleich des innerhalb dieser Arbeit entwickelten Ansatzes mit den
vergleichbaren Ansitzen erfolgt in Kapitel [6}
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5 Ein Hard-Core basierter Ansatz

Nachdem im vorhergehenden Kapitel ein Uberblick iiber bestehende Ansitze zur Nut-
zung von teildefekten FPGAs gegeben wurde, soll in diesem Kapitel ein neuartiger
Hard-Core basierter Ansatz erldutert werden. Dieser Ansatz ist nach bestem Wissen
des Autors das erste Verfahren zur Erhohung der Ausbeute an nutzbaren FPGAs, das
mit prekompilierten Schaltungsteilen in Form von Hard-Cores arbeitet.

Um das Verfahren anwenden zu konnen, miissen folgende Vorbedingungen erfiillt sein:

e Durch eine entsprechende Diagnose wurde nach der Produktion des FPGAs durch
den Hersteller eine defect map erzeugt, in der die defekten Logikblocke verzeich-
net sind.

e Das Design basiert vorwiegend auf [P-Cores, die in Form von Hard-Cores vorge-
geben sind.

Die Hard-Cores konnen in einer ersten Anniherung, vergleichbar mit dem Verfahren
von Lach et al. [LMSP98al, als tile, also einem Ausschnitt der Schaltung mit einem
festen Interface, betrachtet werden. Die grundlegende Idee des Hard Core basierten
Verfahrens ist die Bereitstellung von defekttoleranten Versionen der Hard-Cores durch
den IP-Core-Hersteller. Diese defekttoleranten Versionen werden dann im Rahmen der
Erstellung einer defekttoleranten FPGA-Konfiguration durch ein Re-Mapping in die
Schaltung eingesetzt.

Abbildung [5.1] zeigt verschiedene Versionen eines Hard-Cores, die funktional gleich
sind. Version 1 stellt den urspriinglich durch den IP-Anbieter entworfenen IP-Core dar,
innerhalb dem jeder der in der Version enthaltenen 32 Logikblocke verwendet wird. Fiir
Version 2 liegen 33 verschiedene Varianten vor. Jede dieser Varianten nutzt einen Lo-
gikblock nicht. Um den Speicheraufwand fiir die Varianten zu reduzieren, knnen auch,
vergleichbar mit der aus dem Ansatz von Lach et al. bekannten Partitionierung, inner-
halb einer Version Partitionen erzeugt werden. Version 3 in Abbildung[5.T|wurde analog
zu Abbildung4.10 auf Seite 50| konstruiert, d.h. die Version besteht aus vier Partitionen,
die iiber feste Interfaces miteinander kommunizieren. Wenn der Hersteller des Hard-
Core verschiedene Versionen anbietet, kann im FPGA-Design-Flow zunichst mit der
initialen Version, in Abbildung @ ist dies Version 1, gearbeitet werden. Nachdem die
Entscheidung gefallen ist, dass defekte FPGAs in der Serienproduktion eines Produktes
eingesetzt werden sollen, kann das Hard-Core spét im Design-Flow automatisiert aus-
getauscht, d.h. Version 2 oder Version 3 anstelle von Version 1 in das Design eingesetzt
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werden. Da die Abbildung der zu realisierenden Funktion auf die Realisierung dieser
Funktion durch funktionale Einheiten auf dem FPGA im allgemeinen als Mapping be-
zeichnet wird, kann in diesem Fall von einem Re-Mapping gesprochen werden. Jedes
Mapping, das mindestens auf einen defekttoleranten Hard-Core abbildet, wird im Fol-
genden als DT-Mapping bezeichnet. Abbildung [5.2]skizziert den Re-Mapping Vorgang,
in dem das urspriingliche Mapping zu einem DT-Mapping umgeformt wird. Im Gegen-
satz zu der aus dem urspriinglichen Mapping erstellten FPGA-Konfiguration entsteht
durch den Place&Route-Vorgang nach dem Re-Mapping eine defekttolerante FPGA-
Konfiguration, die in Abbildung[5.2Jund im Folgenden als DT-Konfiguration bezeichnet
wird.

Definition 5.1. Eine DT-Konfiguration bezeichnet eine FPGA-Konfiguration, die min-
destens eine defekttolerante Hard-Core-Version enthélt.

Der nichste Abschnitt erldutert, wie der in dieser Arbeit entwickelte Ansatz in den
Design-Flow eingebettet wird. In dem darauffolgenden Abschnitt wird die Bereit-
stellung von DT-Versionen der IP-Cores inklusive der fiir die Durchfiihrung des Re-
Mappings bendtigten Informationen erldutert. Fiir die Durchfiihrung des Re-Mappings
im Design-Flow wird anschlieBend in Abschnitt [5.3] eine innerhalb der vorliegenden
Arbeit entwickelte Heuristik vorgestellt. Bei der Programmierung von defekten FPGAs
in einer Serienproduktion ist die Anpassung einer DT-Konfiguration an FPGAs mit de-
fekten Logikblocken an verschiedenen Stellen erforderlich. Diese Anpassung kann mit
einem sehr geringen Aufwand erfolgen und wird in Abschnitt [5.4]erldutert.

'm

Akl
",

Hard-Core X  Hard-Core X Hard-Core X
Version 1 Version 2 Version 3

Abbildung 5.1: Drei Versionen eines Hard-Core
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Abbildung 5.2: Re-Mapping und schnelle Anpassung der DT-Konfiguration in einer
Serienproduktion

5.1 Design-Flow

Der bereits in Kapitel [2]dargestellte Schaltungsentwurf fiir FPGAs kann in verschiedene
Phasen unterteilt werden (siche Abbildung[5.3)

1. Design Entry/Design Synthesis: In der Synthese (Design Synthesis) wird aus der
Beschreibung der Schaltung in einer Hardware-Beschreibungssprache oder aus
einer grafischen Beschreibung der Schaltung (Schematic) eine Netzliste erzeugt.
Diese Netzliste kann anschlieBend mit dem Ziel einer funktionalen Uberpriifung
simuliert werden. Da die Abbildung der Netzliste auf die FPGA-Technologie
noch nicht erfolgt ist, stehen noch keine Informationen iiber das Zeitverhalten
der Schaltung fiir die Simulation zur Verfiigung.

2. Design Implementation: Nachdem der FPGA-Schaltungsdesigner das funktiona-
le Verhalten der Schaltung tiberpriift hat, sind in dieser Phase nach dem Mapping
erste Zeitinformationen vorhanden, da die Netzliste nun auf die im FPGA vorhan-
denen Logikblocke und die verwendeten IP-cores abgebildet wurde. Zeitinforma-
tionen iiber die Verbindungen der Logikblocke und der IP-cores untereinander
und iiber die Verbindungen mit der AuBenwelt kdnnen allerdings nach dem Map-
ping in einer Simulation oder in einer Timing-Analyse nur geschitzt werden, fiir
genauere Zeitangaben ist die Platzierung und die Verdrahtung (Place & Route)
unumginglich.

3. Bitstream Generation: Wenn das funktionale und das zeitliche Verhalten der
Schaltung der Spezifikation entspricht, kann aus der vollstindigen Beschreibung

59



KAPITEL 5. EIN HARD-CORE BASIERTER ANSATZ

der Schaltung, die an dieser Stelle noch in einem Zwischenformat vorliegt, der
Bitstream fiir die Programmierung des FPGAs generiert und an das FPGA iiber-
mittelt werden.

Zur Unterstiitzung des Schaltungsentwurfs ist die Uberpriifung (Design Verification)
somit durch

e cine Funktionale Simulation (Functional Simulation),
e cine Analyse des Zeitverhaltens der Schaltung (Static Timing Analysis),

e cine Simulation mit genauen Signallaufzeiten, die in der Design Implementation
ermittelt wurden (Timing Simulation) und

e eine Uberpriifung des korrekten Verhaltens auf dem FPGA (In-Circuit-
Verification)

moglich. Da die Implementierung des Designs, also die 2. Phase, zeitaufwendig ist, er-
folgt eine Simulation mit dem Ziel der funktionalen Uberpriifung des Designs bereits
innerhalb der ersten Phase. Erst wenn das funktionale Verhalten der Spezifikation ent-
spricht und mit der Uberpriifung des Zeitverhaltens fortgefahren werden soll, wird die
2. Phase durchlaufen.

Die im Folgenden beschriebene Methode zur Erstellung eines DT-Mappings geschieht
im Anschluss an die Phase Design Implementation, also erst nach der Erstellung und
dem Test der urspriinglichen FPGA-Konfiguration, und kann als eine Erweiterung die-
ser Phase eingeordnet werden. Auf der Grundlage von dem in einer Timing-Analyse er-
mittelten Slack wird durch einen Austausch von Hard-Core-Versionen ein Re-Mapping
durchgefiihrt. Durch eine erneute Durchfiihrung des Place&Route-Vorgangs erfolgt
dann die Erstellung der DT-Konfiguration. Dieser Ablauf ist in Abbildung [5.4] skizziert.

Die Programmierung der defekten FPGAs in der Serienproduktion kann in Abbildung
[5.3]der 3. Phase zugeordnet werden.
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Synthesis
Design
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Mapping Analysis
/
Place Back Timing
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\ 4
Download to . In-Circuit
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Abbildung 5.3: Der Schaltungsentwurf fiir eine FPGA-Konfiguration lédsst sich in drei
Phasen unterteilen
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Abbildung 5.4: Das Re-Mapping im Design-Flow
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5.2 Bereitstellung einer Hard-Core-Version

Bevor es um die Bereitstellung der erforderlichen DT-Versionen der Hard-Cores geht,
soll zunichst die Erstellung eines Hard-Cores im Allgemeinen betrachtet werden.

Durch die FPGA-Hersteller wird in der Regel bereits eine grole Anzahl von IP-
Cores fiir die Verwendung in FPGA-Designs angeboten. Die marktfiihrenden FPGA-
Hersteller Xilinx und Altera bieten iiber Entwurfswerkzeuge die Moglichkeit, das ge-
wiinschte Hard-Core aus vorgegebenen IP-Core-Templates zu generieren und in das
FPGA-Design einzubinden. Neben IP-Cores fiir die Realisierung von Basisfunktionen,
wie einzelne Gatter, Zdhler und Komperatoren, sind auch komplexe IP-Cores, z.B. fiir
den Automobilbereich und fiir DSP-Anwendungen als Template verfiigbar.

Abbildung [5.5] definiert die Beschreibungsformen eines IP-Cores so, wie sie innerhalb
der vorliegenden Arbeit verwendet werden. Wie bereits in Abbildung [2.12] auf Seite
angedeutet, besitzt ein Hard-Core ein niedriges Abstraktionsniveau. Es ist bereits auf
ein konkretes FPGA, oder zumindest auf eine FPGA-Familie eines bestimmten FPGA-
Herstellers, festgelegt. Weiterhin kann ein Hard-Core nicht mehr tiber Parameter spe-
zialisiert werden. Ein Hard-Core entspricht innerhalb des Hard-Core basierten Ansatzes
einer Logikblock-Netzliste mit zusitzlichen Informationen, die die relative Platzierung
der in der Netzliste enthaltenen Logikblocke zueinander und ihrer Verbindungen unter-
einander beschreiben (Place&Route-Informationen). Ein Hard-Core kann dadurch als
geschlossene Einheit auf dem FPGA platziert werden, d.h. es ist keine weitere Platzie-
rung und Verdrahtung innerhalb des Hard-Cores notwendig.

Die fiir die Erstellung eines DT-Mappings erforderlichen DT-Versionen des urspriing-
lichen Hard-Cores werden entweder durch den IP-Core-Anbieter bereitgestellt oder
durch ein Entwurfswerkzeug aus einem Template generiert. Dabei miissen die folgen-
den Punkte entschieden werden:

e Wie viele Defekte sollen auf der Fliche des Hard-Cores toleriert werden?

e Soll durch eine Partitionierung des Hard-Cores der Speicheraufwand reduziert
und gleichzeitig die Anzahl der maximal tolerierbaren Defekte erhoht werden?

Abbildung [5.6] zeigt verschiedene Versionen fiir einen Hard-Core, der das Beispiel aus
Abbildung ¥4.11 auf Seite 52| implementiert. Neben einer Version des Hard-Core, die
einen Fehler tolerieren kann — nachfolgend bezeichnet als 1-DT-Hard-Core-Version -,
wird auch eine mogliche Implementierung fiir eine 2-DT-Hard-Core- Version dargestellt.
Allgemein wird eine Version die n Defekte auf der Flache des Hard-Core toleriert als
n-DT-Hard-Core-Version, im Folgenden oft abgekiirzt als n-DT-Version, bezeichnet. In
dem Beispiel aus Abbildung [5.6] sind mit der 1-DT-Version 4 Varianten verkniipft und
mit der 2-DT-Version 10 Varianten. Da bei den Versionen in Abbildung [5.6] keine Par-
titionierung innerhalb des Hard-Cores erfolgte, handelt es sich hier in beiden Fillen
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Abbildung 5.5: Die Beschreibungsformen eines IP-Core
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Abbildung 5.6: Ein Hard-Core mit defekttoleranten Versionen

um ,,atomare‘‘ Versionen. Als ,,atomar* werden im Folgenden Versionen bezeichnet, die
nicht partitioniert wurden.

Abbildung [5.7| zeigt einige der hier und in den folgenden Abschnitten verwendeten Be-
griffe und deren Zusammenhang. Von dem initial vorhandenen Hard-Core werden durch
den IP-Anbieter verschiedene Versionen erstellt. Zu einer Version gehoren die fiir die
Anzahl der tolerierbaren Defekte notwendigen Varianten. Partitionierte Versionen wer-
den aus kleineren prekompilierten Schaltungsteilen zusammengesetzt. Da bei partitio-
nierten Versionen die Anzahl der korrigierbaren Defekte von der Position dieser Defekte
abhéngt, wird die Bezeichnung n-DT-Version im Folgenden nur fiir atomare Versionen
verwendet.
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Abbildung 5.7: Zusammenhang der Begriffe ,,Hard-Core* / ,,Versionen* (atomar / par-
titioniert) / ,,Varianten / ,,zusammengesetzte Varianten‘

5.2.1 Generierung der Varianten

Um den durch die Entwurfswerkzeuge automatisierten Place&Route-Vorgang zu steu-
ern, konnen eine Reihe von Vorgaben fiir die Platzierung (Placement-Constraints) er-
folgen. In der Regel sind unter Anderem folgende Vorgaben moglich (siehe z.B. auch
[Xil07al]):

e Logikblocke konnen einer vorgegebene Position auf dem FPGA fest zugeordnet
werden.

e Die relative Platzierung von Logikblocken zueinander kann festgelegt werden.
Werden z.B. sechs Logikblocke iibereinander in einer Spalte platziert, kann fest-
gelegt werden, dass diese Form beibehalten werden soll, egal, an welcher Stelle
auf dem FPGA die Platzierung erfolgt.

Weiterhin kann fiir die Platzierung eine Begrenzung der Fliche erfolgen, auf der ein
vorgegebener Schaltungsteil platziert werden soll (Area-Constraints).

Da alle Varianten einer Version auf derselben Hard-Core-Netzliste basieren, kann in ei-
nem Place&Route-Vorgang durch die zusétzliche Vorgabe von gesperrten Logikblocken
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gezielt eine Variante erzeugt werden, in der die gesperrten Logikblocke frei bleiben. Ab-
bildung [5.8] zeigt die Erstellung einer Variante fiir die Version A eines Hard-Cores X.

Beispiel:

Im 1-DT-Hard-Core aus Abbildung [5.6 muss fiir die automatisierte Erstellung der be-
notigten Varianten jeweils ein Logikblock als ,,gesperrt” angegeben werden. Fiir die
2-DT-Version bestehen die Sperrlisten jeweils aus zwei Eintrédgen.

Innerhalb eines Hard-Cores kann es Logikblocke geben, die aufgrund der Struktur
des FPGAs direkt nebeneinander oder untereinander platziert werden miissen, da ei-
ne schnelle Direktverbindung zwischen den Logikblocken bendtigt wird. Entsprechend
dieser Einschriankungen in der Beweglichkeit kann es erforderlich sein, eine groBere
Fliache fiir eine Version eines Hard-Cores einzuplanen, als im vereinfachten Beispiel
in Abbildung [5.6] dargestellt. Abbildung [5.9] (a) zeigt ein Hard-Core, bei dem die rund
markierten Blocke direkt untereinander jeweils iiber eine spezielle Direkt-Verbindung
kommunizieren und daher relativ zueinander in der bestehenden Anordnung verbleiben
miissen. Mit der in Abbildung [5.9] (b) gezeigten Form des Hard-Core, fiir die drei zu-
sdtzliche Logikblocke bendtigt werden, ist in diesem Fall die Erstellung von nur vier
Varianten fiir eine 1-DT-Version ausreichend, da es so fiir jeden Logikblock eine Vari-
ante der Version gibt, in der dieser Logikblock nicht verwendet wird.

Im Folgenden soll ein Algorithmus in Pseudocode (Algorithmus [5.1)) erldutert werden,
der fiir die Erstellung einer n-DT-Version verwendet werden kann.

Algorithmus 5.1 : Erstellung einer n-DT-Version

while /complete do
Lege die Form und die Grofe (Anzahl der Logikblocke = x) fiir die Version fest;

Erstelle Sperrliste fiir die ( z ) Kombinationsmoglichkeiten der n zu sperrenden

Logikblocke;
for alle Sperrlisten do
if /(Logikblocke in Sperrliste sind in einer bereits erstellten Variante ungenutzt)
then
Erstelle die Variante (P & R);
if /success then
L break;

In Zeile zwei des Algorithmus werden Form und Groe des Hard-Cores festgelegt. Fiir
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Abbildung 5.8: Die Erstellung einer Variante fiir eine Hard-Core-Version
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Abbildung 5.9: (a) Relativ zueinander festgelegte Logikblocke (rund markiert) im Hard-
Core; (b) Eine 1-DT-Version aus vier Varianten

alle moglichen Kombinationen der n zu sperrenden Logikblocke auf der Fliche des
Hard-Cores der GroBe x wird in Zeile drei jeweils eine Sperrliste erzeugt.

Die ab Zeile vier beginnende For-Schleife durchlduft fiir alle Sperrlisten den
Place&Route-Vorgang. Wenn die in der Sperrliste angegebene Kombination von ge-
sperrten Logikblocken durch eine bereits vorhandene Variante abgedeckt wird, ist ein
Place&Route fiir diese Kombination nicht erforderlich. In diesem Fall werden somit
weniger Varianten als vorhandene Sperrlisten erzeugt. Nur dann wenn keine der bereits
vorhandenen Varianten auf die in der Sperrliste angegebene Kombination passt, wird
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der Place&Route-Vorgang durchgefiihrt.

Wenn der Place&Route-Vorgang fiir eine Variante nicht erfolgreich war, konnte die n-
DT-Version nicht auf der in Zeile zwei vorgegebenen Fliche realisiert werden. In diesem
Fall sorgt Zeile acht dafiir, dass der Algorithmus in Zeile zwei mit einer vergroferten
Fliche fortgesetzt wird. Die Entscheidung iiber die Form und GroBe fiir die Version wird
manuell vorgenommen, der Rest des Algorithmus erfordert keinen manuellen Eingriff.

Fiir das Beispiel in Abbildung [5.9 kann fiir eine Fliche, die weniger als fiinf Logik-
blocke iibereinander nicht zulésst, keine 1-DT-Version des Hard-Core erzeugt werden.
Legt der Hersteller die in diesem Beispiel abgebildete Fliche mit der GroBe x = 10

fest, werden 1); ) = 10 Sperrlisten in Zeile 2 des Algorithmus erstellt. Nachdem die in

Abbildung gezeigten Varianten durch die oberen vier der in Abbildung [5.10] links
gezeigten Sperrlisten erzeugt worden sind, ist fiir die weiteren Sperrlisten keine neue
Variante erforderlich. Fiir jeden Logikblock auf der Fliche der Hard-Core-Version wird
gespeichert, welche Variante(n) den defekten Logikblock nicht nutzt (nutzen). Diese In-
formationen stehen dann fiir die spétere Programmierung eines defekten FPGAs in der
Serienproduktion zur Verfiigung.

Auch fiir die Erstellung von Varianten, die zusammengesetzt eine Variante fiir eine par-
titionierte Version ergeben (vgl. Abbildung [5.7 auf Seite 63)), kann Algorithmus
genutzt werden. Die vorhergehende Partitionierung der Version erfolgt manuell durch
den Hersteller des IP-Core. Fiir jede Partition werden getrennt Sperrlisten erstellt. Fiir
jeden Logikblock in einer Partition der Version wird gespeichert, welche Variante(n) der
Partition den defekten Logikblock nicht nutzt (nutzen).

5.2.2 Zeitverhalten einer Hard-Core-Version

Neben den bisher kennengelernten und in Abbildung [5.6 auf Seite 64| dargestellten
Merkmalen einer Version - der Fliche und der Anzahl der zu dieser Version geho-
renden Varianten -, werden zusitzlich Delay-Informationen fiir jede erstellte Version
gespeichert, um spiter eine Vorhersage des lingsten Pfades in einem FPGA-Design zu
ermOglichen, in dem die Hard-Core-Version verwendet wird.

Abbildung [5.11] (a) zeigt eine initial in eine Schaltung eingesetzte Hard-Core-Version
ohne DT-Eigenschaften. In (b) ist eine 1-DT-Version und in (c) eine 2-DT-Version je-
weils mit einem festen Interface, das durch den grauen Rahmen symbolisiert wird, skiz-
ziert. Die aus dem Hard-Core zu diesem Interface verlaufenden Pfade knnen entweder
von einem Flipflop ausgehend nur einen Punkt am Interface durchlaufen (p1 und p2),
zwei Punkte im Interface durchlaufen (p4), oder komplett innerhalb des Hard-Cores
verlaufen (p3). Da unterschiedliche Platzierungen fiir die in Abbildung (b) und
(c) gezeigten Varianten erstellt werden, sind durch die Verwendung unterschiedlicher
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. Logikblock- | Varianten, die den
Sperrlisten Koordinate | Logikblock nicht
verwenden
X0YO 1
Koordinaten X1Y0 2
X0Y0 |X1YO0 XOY1 3
X0Y1 | X1Y1
% % X0Y2 | X1Y2 X1yl 4
X0Y3 |X1Y3 X0Y2 1;3
% % X0Y4 | xav4 R P
X0Y3 1;3
% % X1Y3 2; 4
X0Y4 1;3
X1Y4 2;4

Abbildung 5.10: Die Sperrlisten zu dem Beispiel aus Abbildung [5.9] und die fiir jede
Logikblock-Koordinate gespeicherten Varianten, die den Logikblock
nicht verwenden

Verbindungs-Segmente auf der FPGA-Architektur auch unterschiedliche Verzogerungs-
zeiten auf den skizzierten Pfaden moglich.

Fiir die Erstellung eines DT-Mappings wird fiir jede Hard-Core-Version die maximale
Verzogerungszeit fiir jeden Pfad p; innerhalb einer Hard-Core-Version bendtigt, um spé-
ter eine Vorhersage des kritischen Pfades in der DT-Konfiguration zu erméglichen. Da-
her werden zunéchst die Verzogerungszeiten delay, (x1), ..., delay, (x,) fir einen Pfad
pi in jeder der Varianten xi,...,x, ermittelt. Die maximale Verzogerungszeit (Worst
Case Delay Time) fiir den Pfad p; ist dann:

WCDT,, := max(delay,(x),...,delay, (x,)) (5.1)

Fiir alle Pfade, deren Anfangs- und Endpunkt innerhalb eines Hard-Core liegt (z.B. Pfad
p3 in Abbildung [5.TT)), ist durch die Angabe des Pfades mit der hochsten WCDT die
maximale Taktfrequenz, bis zu der diese Version in eine Schaltung eingesetzt werden
kann, fest vorgegeben.

69



KAPITEL 5. EIN HARD-CORE BASIERTER ANSATZ

Initiale Hard-Core-Version

P, | C
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1-DT-Version
Varianten
X X X

1 2 n

i 0 i

b)
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Abbildung 5.11: Mogliche Pfade in Hard-Core-Versionen

Beispiel:

Abbildung [5.13] zeigt alle Varianten der 1-DT-Version des Hard-Cores aus Abbildung
[5.6] (Seite [64) auf der in Abbildung [2.5] (Seite [IT)) abstrakt dargestellten Architektur
eines FPGAs. Fiir die Realisierung werden folgende Eigenschaften fiir diese Architektur
festgelegt:

¢ In jedem Logikblock ist jeweils nur ein BLE vorhanden, welches ein LUT mit
drei Eingiingen und ein Flipflop enthilt (sieche Abbildung[2.3 auf Seite 10).

e Die durch die switch blocks moglichen Verbindungen orientieren sich an der ab-
strakten Darstellung eines switch blocks in Abbildung[5.12] Zwischen allen Punk-
ten, die identische Ziffern enthalten, ist eine Verbindung moglich, also z.B. zwi-
schen den Punkten W1 und S1, aber nicht zwischen den Punkten W1 und S2.
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N1 N2 N3 N4

W1
W2

W3

w4

S1 S2 S3 S4

Abbildung 5.12: Die Verbindungsmoglichkeiten in einem switch block

Von den drei Eingéngen des LUT werden fiir die Implementierung der Varianten aus
Abbildung[5.6|jeweils nur zwei verwendet, um die bendtigte Schaltfunktion zu realisie-
ren. Die Flipflops werden hier nicht verwendet, da es sich bei dem Beispiel um eine rein
kombinatorische Schaltung handelt.

Abbildung [5.13| zeigt alle Verbindungen, die innerhalb der Varianten zwischen den Lo-
gikblocken bestehen[T]

Wenn wir die Verzogerungszeit auf den abgebildeten Verbindungen vergleichen, verlau-
fen beide Verbindungen in I und II iiber zwei connection blocks, einen switch block und
zwel Verbindungssegemente. In III hingegen ist fiir eine der Verbindungen und in IV
sogar fiir beide Verbindungen ein aufwendigerer Pfad iiber drei Verbindungssegmente
und zwei switch blocks zu durchlaufen.

Zu den Verbindungen innerhalb der Varianten der Hard-Core-Version kommen noch
Verbindungsleitungen fiir die Bereitstellung eines festen Interfaces hinzu. Das Interface
wird in Abbildung [5.14] iiber zusitzliche Logikblocke erstellt, die ihre Position nicht
verdndern und somit einen festen Anschluss an die Umgebung der Hard-Core-Version
ermoglichen.

Die WCDTs der in Abbildung [5.14] gezeigten Pfade werden zusammen mit den Infor-
mationen iiber die Fliche & Form der Version gespeichert und stehen fiir die Ermittlung
des kritischen Pfades in der Timing-Analyse fiir eine DT-Konfiguration, die diese Ver-
sion verwendet, zur Verfiigung.

Bei partitionierten Versionen wird fiir jeden Pfad die WCDT von allen an diesem Pfad
beteiligten Partitionen summiert und die so errechnete WCDT fiir den Pfad zusammen
mit der Version gespeichert.

'Da die vereinfachte Darstellung nicht alle Verbindungsméoglichkeiten eines connection block darstellt,
erlauben wir fiir dieses Beispiel den Wechsel des Ausgangs auf die rechte oder auf die obere Seite des
BLE, um eine Verbindung zwischen den BLEs zu erméglichen. Weiterhin sind in dieser vereinfachten
Darstellung nur kurze Verbindungssegmente enthalten. In einer realen FPGA-Architektur stehen in der
Regel verschiedene Verbindungsldngen zur Verfiigung (vgl. Abbildung @] und Abbildung @
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Abbildung 5.13: Beispiel fiir verschiedene Varianten einer Hard-Core-Version

5.2.3 Funktionswahrscheinlichkeit einer Hard-Core-Version

In diesem Abschnitt wird die Berechnung der Funktionswahrscheinlichkeit einer Hard-
Core-Version innerhalb einer DT-Konfiguration erldutert.

Wenn die durchschnittliche Anzahl von random defects, die einen Logikblock treffen,
als A;p bekannt ist, kann daraus iiber das Poisson-Model

Yip=e" (5.2)

auf die Wahrscheinlichkeit fiir einen defektfreien Logikblock Y;ggeschlossen werden.

Wenn wie in Abschnitt[2.3]die durchschnittliche Anzahl der Defekte d; fiir jeden Defekt-
Typ i pro Flicheneinheit als bekannt vorausgesetzt wird, kann, nach einer Ermittlung der
kritischen Fldche AEC)LB(x) innerhalb eines Logikblocks fiir einen Fehler vom Typ i mit
dem Durchmesser x , iiber
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Abbildung 5.14: Varianten einer Hard-Core-Version mit festem Interface

A9EB(x)
Qi(x) = ——— (5.3)
ALB
mit der Gesamtfliche A,z des Logikblocks und
Ap =) OArpd; (5.4)

die in Formel [5.2] benétigte Fehlerdichte fiir einen Logikblock, 4,5, ermittelt werden.
Die Berechnung der gewichtet gemittelten Wahrscheinlichkeit ®; fiir einen Fehler vom
Typ i erfolgt dazu wie in Abschnitt 2.3]erldutert.

Da von den FPGA-Herstellern keine Informationen herausgegeben werden, aus denen
Riickschliisse auf den Yield in der Herstellung der FPGAs moglich sind [Tr108]], konnte
im Rahmen dieser Arbeit die Berechnung von Y, 3 nicht durchgefiihrt werden.
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Wenn Y} bekannt ist, ldsst sich durch die im Folgenden dargestellte Binomialverteilung
die Wahrscheinlichkeit dafiir berechnen, dass genau k von N Logikblocken defektfrei
sind:

flk.N) = ( X )(YLBY‘(l - Yip)** (5.5)

Nun sei N die Anzahl der fiir die Instanz i einer Hard-Core-Version auf dem FPGA
reservierten Logikblocke. Da eine n-DT-Hard-Core- Version n freie Logikblocke enthiilt,
werden nur M = N — n nicht defekte Logikblocke fiir die Realisierung der Instanz
benotigt. Die Wahrscheinlichkeit dafiir, dass in der Instanz i nur Defekte liegen, die
toleriert werden konnen, im Folgenden bezeichnet mit p(i), errechnet sich dann durch
Aufsummierung der Wahrscheinlichkeiten fiir alle Binomialverteilungen f(k, N) unter
denen die Instanz i verwendbar ist, d.h.

N N
p) = )" fk,N) = Z( x )(YLB>"(1 ~ Y1) (5.6)
k=M

k=M

Diese Gleichung wird in Abbildung [5.15| fiir die Instanz einer 2-DT-Version verdeut-
licht. Es gibt fiir die abgebildeten 2-DT-Version mit einer Flidche von 4 Logikblocken
vier verschiedene Moglichkeiten dafiir, dass M = 4 — 2 = 2 Logikblocke nicht defekt
sind. Da Y;p der Wahrscheinlichkeit fiir einen nicht defekten und 1 — Y;5 der Wahr-
scheinlichkeit fiir einen defekten Logikblock entspricht, ist die Wahrscheinlichkeit fiir
eine dieser vier Moglichkeiten jeweils (Y;5)? * (1 — Y;5)%. Die Wahrscheinlichkeit da-
fiir, dass genau 2 von 4 Logikblocken nicht defekt sind, entspricht der Summe der
Wahrscheinlichkeit fiir alle diese Moglichkeiten. Entsprechend Formel [5.5] gilt dann

45 (Yip) (1 —Yp)? = ( 3 )(YLB)2(1 — Y15)* = f(2,4) fiir den ersten Summanden in

Abbildung Nachdem auch die iibrigen Summanden (es gibt vier Moglichkeiten fiir
drei nicht defekte Logikblocke und eine Moglichkeit dafiir, das kein Logikblock defekt
ist) ermittelt wurden, erhilt man p(i) durch die Aufsummierung der Wahrscheinlichkei-
ten fiir alle Moglichkeiten insgesamt.

Fiir partitionierte Versionen kann die Berechnung der Wahrscheinlichkeit p(7) erfolgen,
indem diese Wahrscheinlichkeit fiir jede Partition getrennt berechnet wird und anschlie-
Bend eine Multiplikation der Ergebnisse erfolgt. Wenn n die Anzahl der Partitionen
einer partitionierten Version i ist und p(i, x) die Wahrscheinlichkeit dafiir, dass in der
Partition x nur Defekte auftreten, die durch diese Version toleriert werden konnen, dann

gilt p(i) = [T}, p(, x).
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e = defekter Logikblock

R R %f—/
/(24) /(34) /(44)

Abbildung 5.15: Ermittlung der Wahrscheinlichkeit p(i) fiir die Instanz i einer 2-DT-
Version mit 4 Logikblocken

5.3 Durchfiihrung des Re-Mapping

Die in einer Netzliste enthaltenen Instanzen von Hard-Cores werden vor dem Re-
Mapping auf nicht defekttolerante Hard-Core-Versionen abgebildet. Die Veridnderung
dieser Abbildung durch das Re-Mapping soll im Folgenden mit dem in Abbildung [5.16]
skizzierten Modell verdeutlicht werden. Wir fassen innerhalb dieses Modells die in der
betrachteten Netzliste enthaltenen Instanzen von Hard-Cores in der Menge HC zusam-
men.

Definition 5.2. HC bezeichnet die Menge der in einer Netzliste enthaltenen Instanzen
von Hard-Core- Versionen.

Weiterhin betrachten wir das Mapping der Instanzen von Hard-Cores (im Folgenden
kurz als Instanzen bezeichnet) auf Hard-Core-Versionen als einen verinderbaren Zu-
stand. Fiir jede Instanz stehen verschiedene Hard-Core-Versionen zur Verfiigung. Jedes
mogliche Mapping einer Instanz Ac € HC auf eine dieser Hard-Core-Versionen soll im
Folgenden als Zustand state(hc) dieser Instanz modelliert werden.

Definition 5.3. srate(hc) bezeichnet den "Zustand" und somit die Hard-Core-Version,
die aktuell fiir das Mapping der Instanz hc € HC verwendet wird.

Die verschiedenen Hard-Core-Versionen, auf die das Mapping einer Instanz hc € HC
aus der Netzliste erfolgen kann, werden ebenfalls zu einer Menge, bezeichnet mit
states(hc), zusammengefasst.
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Abbildung 5.16: Das Modell fiir den Re-Mapping-Vorgang

Definition 5.4. states(hc) bezeichnet die Menge der Hard-Core-Versionen, die fiir das
Mapping der Instanz hc € HC zur Verfligung stehen.

Fiir die zur Verfiigung stehende Menge an Hard-Core-Versionen sind in Abbildung|[5.16|
auf der rechten Seite Beispielmengen fiir jede Instanz angegeben. Gezeigt wird hier der
Zustand des Modells nach dem Re-Mapping, also nachdem das urspriingliche Mapping
so veridndert wurde, dass einige der Instanzen in der Netzliste auf defekttolerante Hard-
Core-Versionen abgebildet werden. Nach der Ausfiihrung des Re-Mappings wird der
Place&Route-Vorgang erneut durchgefiihrt (vgl. Abbildung [5.2 auf Seite 59).
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5.3.1 Funktionswahrscheinlichkeit einer DT-Konfiguration

Um die Berechnung Funktionswahrscheinlichkeit fiir ein DT-Konfiguration zu beschrei-
ben, definieren wir zunichst einen Platzhalter fiir die Funktionswahrscheinlichkeit einer
Instanz hc € HC in dem neu eingefiihrten Modell.

Definition 5.5. p(hc € HC, x € states(HC)) gibt die Funktionswahrscheinlichkeit der
Instanz hc € HC an, wenn fiir diese Instanz die Hard-Core-Version x € states(HC)
eingesetzt wird.

Wenn N(hc, x) die Anzahl der fiir die Instanz hc bei einem Mapping dieser Instanz auf
die mit x bezeichnete Hard-Core-Version und n(hc, x) die Anzahl der in jeder Variante
dieser Hard-Core-Version freien Logikblocke angibt, werden nur N(hc, x) — n(hc, x)
nicht defekte Logikblocke fiir die Realisierung der Instanz hc im Zustand x bendtigt
und es gilt mit Formel |5.6 auf Seite 74|

N(hc,x)
(e, x) = ( N(hc, x)

. )(YLB)"G = ¥yttt (5.7)
k=N (hc,x)—n(hc,x)

Da die Funktionswahrscheinlichkeit einer Instanz in einer DT-Konfiguration unabhén-
gig von den Funktionswahrscheinlichkeiten der iibrigen Instanzen ist, kann die Funk-
tionswahrscheinlichkeit einer DT-Konfiguration als Produkt der Funktionswahrschein-
lichkeiten der in ihr platzierten Instanzen von Hard-Core-Versionen angegeben werden.

Definition 5.6. p(HC) bezeichnet die Wahrscheinlichkeit dafiir, dass in allen Instan-
zen hc € HC nur Defekte liegen, die von den Varianten der eingesetzten Hard-Core-
Versionen ausgeglichen werden konnen

Es gilt p(HC) := [[jcenc phe, state(hc))

Abbildung [5.17) zeigt ein DT-Mapping von einer Netzliste, die aus vier Instanzen von
Hard-Cores HC = {A, B, C, D} besteht und die Berechnung der Funktionswahrschein-
lichkeit fiir dieses Mapping. Die Flachen N(hc, state(hc)) sind - ebenso wie die Anzahl
der tolerierbaren Defekte n(hc, state(hc)) innerhalb dieser Hard-Core-Versionen -, be-
reits vor dem Place&Route-Vorgang bekannt. Da die Funktionswahrscheinlichkeit einer
DT-Konfiguration unabhédngig von der Platzierung der Hard-Core-Versionen auf dem
FPGA ist, gilt die Funktionswahrscheinlichkeit fiir jede mogliche DT-Konfiguration,
die aus dem DT-Mapping durch einen Place&Route-Vorgang erzeugt wird..

5.3.2 Zeitverhalten einer DT-Konfiguration

Das veridnderte Zeitverhalten einer DT-Konfiguration gegeniiber der urspriinglichen
Konfiguration soll im Folgenden an dem zu Beginn dieses Kapitels dargestellten Modell
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Abbildung 5.17: Beispiel fiir die Berechnung der Funktionswahrscheinlichkeit eines
DT-Mappings

untersucht werden. In diesem Abschnitt wird das Modell erweitert und ein konkretes
Beispiel aufgebaut, das dann weiterhin innerhalb des Kapitels als ,,]Jaufendes Beispiel*
verwendet wird. Anhand des laufenden Beispiels wird zunéchst das verdnderte Zeitver-
halten einer DT-Konfiguration untersucht.

Es sei G = (V, E) ein gerichteter Graph, der die in einer Netzliste enthaltenen kombina-
torischen Schaltnetze darstellt. Jeder Knoten v € V in diesem Graphen steht fiir einen
Pfad durch eine Komponente der Netzliste. Die Komponenten der Netzliste reprisen-
tieren Logikblocke, IP-Cores und bei Bedarf auch festverdrahtete FPGA-Elemente, wie
z.B. Multiplizierer oder Block-RAMs. Jede gerichtete Kante (u,v) € E steht fiir eine
Verbindung von einem Ausgang der Komponente # € V zu einem Eingang der Kompo-
nente v € V.

Abbildung [5.18§] zeigt eine Netzliste und die Darstellung der in ihr enthaltenen kombi-
natorischen Schaltnetze als gerichteten Graphen G = (V, E). Die Netzliste besteht zum
einen aus Instanzen von Hard-Cores (A bis E), die durch verschiedene Versionen auf
dem FPGA realisiert werden konnen und zum anderen aus Instanzen von statischen,
nicht austauschbaren Komponenten (S bis S 3).

Definition 5.7. nodes(hc € HC) bezeichnet die Menge der Knoten, die zu der Instanz
hc € HC gehoren.
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Abbildung 5.18: (a) Ein aus Hard-Cores und statischen Teilen bestehender Ausschnitt

einer Schaltung; (b) Die Darstellung der darin enthaltenen Schaltnetze
als gerichteter Graph

w

a)

b)

Fiir das laufende Beispiel gilt nach Definition fiir die in der abgebildeten Netzliste
enthaltenen Hard-Core-Versionen HC = {A,B,C,D, E} :

nodes(A) = {Ap}
nodes(B) = {B}
nodes(C) = {Cp, Cpn}
nodes(D) = (D}
{

nodes(E) = {Ep}

Alle Knoten, die zu einem Hard-Core gehoren, also die in Abbildung [5.1§] als Kreis
dargestellten Knoten, gehoren zu der Menge der dynamischen Knoten Vg, C V.

Definition 5.8. hc,(v) gibt fiir jeden Knoten v € V,, den Hard-Core an, der diesen
Knoten enthilt, d.h. hc,(v) := {hc € HC|v € nodes(hc)}

Fiir jede Instanz eines Hard-Cores in der Netzliste HC sollen im laufenden Beispiel zwei
verschiedene Hard-Core-Versionen zur Verfiigung stehen. Nach Definition [5.4] (Seite
beschreiben wir dies mit:

states(A) = states(B) = states(C) = states(D) = states(E) = {0DT, 1DT}
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Der Zustand ,,0DT* steht fiir die vorhandene 0-DT-Version des Hard-Cores und der Zu-
stand ,,1DT* fiir die 1-DT-Version des Hard-Cores, d.h. im laufenden Beispiel ist fiir alle
verwendeten Hard-Cores neben der O-DT-Version auch eine 1-DT-Version vorhanden.

Vor dem Re-Mapping erfolgt das Mapping ausschlieBlich auf 0-DT-Versionen. Nach
Definition [5.3 auf Seite 75| gilt also

state(A) = state(B) = state(C) = state(D) = state(E) = 0DT.

Die Auswirkung des veridnderten Zeitverhaltens der verwendeten Hard-Core-Versionen
auf das Zeitverhalten nach einem Re-Mapping kann durch die Annotation der Verzoge-
rungszeiten an dem gerichteten Graphen aus Abbildung [5.18] verdeutlicht werden. Fiir
jeden Knoten bezeichnet im Folgenden d(v) die Verzogerungszeit eines Signals von dem
Eingang des Knotens bis zu den Eingédngen der direkten Nachfolger des Knotens. Der
Wert fiir d(v) ergibt sich aus der Summe der Verzogerungszeit des durch den Knoten
reprisentierten Pfades innerhalb einer Komponente d.;¢(v) und der Verzogerungszeit
dy(v), die benotigt wird, um das Verbindungsnetz am Ausgang des Knotens anzusteu-
ern. Es gilt

d(v) = dserf(v) + dow(v) (5.8)

Der mit d;¢(v) bezeichnete Anteil an der Verzogerungszeit ist fiir jeden Knoten v € V
bereits vor dem Place&Route-Vorgang durch die Angaben des Herstellers fiir die Lo-
gikblocke und die festverdrahteten Komponenten und durch die Angaben der IP-Core-
Hersteller fiir die Pfade durch die Hard-Cores bekannt. Die Verzogerungszeiten der in
der Schaltung verwendeten Verbindungsnetze zwischen den Komponenten der Netzlis-
te konnen erst nach dem Place&Route-Vorgang der FPGA-Konfiguration entnommen
werden, d.h. d,,(v) ist fiir alle Knoten v € V erst nach der Fertigstellung der FPGA-
Konfiguration bekannt.

Abbildung [5.19 verdeutlicht diesen Zusammenhang fiir das laufende Beispiel. An dem
gerichteten Graphen in [5.19] (b) wurde d(v) fiir jeden Knoten v € V annotiert. Wir
nehmen zur Vereinfachung des Beispiels fiir jeden Knoten v € V die Verzogerungszeit
dsir(v) = 1 an. Nach dem Place&Route-Vorgang werden die Verzogerungszeiten der
Verbindungsnetze d,,(v) fiir alle v € V mit einer statischen Timing-Analyse ermittelt.
Fiir das laufende Beispiel nehmen wir an, dass jedes der in Abbildung[5.19|(b) gezeigten
Verbindungsnetze ebenfalls eine Verzogerungszeit mit dem Delay-Wert 1 hat. Fiir jeden
Knoten mit einem Verbindungsnetz am Ausgang des Knotens setzten wir daher d,,,,(v) =
1. Fiir Knoten ohne Verbindungsnetz an ihrem Ausgang setzen wir d,,(v) = 0. Da
dseif(Dp1a) = dser(Dp1p) gilt, konnen wir in Abbildung die in Abbildung
skizzierte Vereinfachung fiir den Graphen vornehmen.
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\ d l(E 1) = 1 . 2 . .
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82_ 2 e | dse\f(s2) + dout(s2) + dself(sz) + dom(Cpg)
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Abbildung 5.19: (a) Die Verzogerungszeiten der Komponenten einer Netzliste sind be-
reits nach dem Mapping bekannt; (b) Die Verzogerungszeiten der Ver-
bindungsnetze - und somit auch der kritische Pfad - konnen hingegen
erst nach dem Place&Route-Vorgang aus der FPGA-Konfiguration er-
mittelt werden.

Wir setzten fiir das laufende Beispiel die maximal zulédssige Pfadlinge auf den Wert
10. Der durch Addition entlang der Pfade bestimmte kritische Pfad (in Abbildung[5.19|
markiert) liegt mit dem Wert 7 innerhalb der maximal zulédssigen Pfadlidnge.

Das Re-Mapping der Instanzen hat zur Folge, dass die (mit Hilfe der Formel
[Seite 69|berechnete) maximale Verzogerungszeit d,.;(v) = WCDT, fiir den durch einen
Knoten v € Vy,, reprisentierten Pfad anstelle der bisherigen Verzogerungszeit durch
diesen Pfad eingeplant wird. Wir bezeichnen das dem Knoten zugeordnete Delay d;¢(v)
im Zustand x jetzt als d(v, x) und geben die Verzogerungszeiten der Knoten v € Vg,
fur das laufende Beispiel in Tabelle [5.1] an. Um auch weiterhin die in Abbildung [5.20|
skizzierte Vereinfachung des Graphen vornehmen zu konnen, setzten wir d(D,,,0) =
d(D,15,0) = d(D,1,0) und d(Dp14, 1) = d(Dp1p, 1) = d(Dpy, 1).

Wir gehen nun, wie in Abbildung [5.21]skizziert, zundchst davon aus, dass fiir alle in der
Netzliste enthaltenen Instanzen von Hard-Core-Versionen hc € HC ein Re-Mapping
auf n-DT-Hard-Core-Versionen mit dem hochsten verfiigbaren Wert fiir n (im laufenden
Beispiel sind das die 1-DT-Hard-Core-Versionen) vorgenommen wird. Weiterhin gehen
wir davon aus, dass sich d¢(v), wie in Abbildung @ gezeigt, fiir jeden dynamischen
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(b) d =1

Abbildung 5.20: Die Darstellung des Graphen aus Abbildung [5.18] mit (a) zwei zu-
sitzlichen Knoten und (b) einer vereinfachten Darstellung, wenn

dself(Dpla) = dself(Dplb) gllt

Knoten v € Vg, durch dieses Re-Mapping entsprechend der in Tabelle [5.1] angegebe-
nen Werte dndert. Unter diesen Voraussetzungen kann die maximal zulédssige Pfadldnge
nach dem Re-Mapping nicht mehr eingehalten werden, da bereits ohne die Verzoge-
rungszeiten fiir die Verbindungsnetze fiir den Pfad A — §; eine Verzogerungszeit von
10 entstanden ist. Im Place&Route-Vorgang kann daher das aus Abbildung [5.19] iiber-
nommene Timing-Constraint ,,Maximal zulidssige Pfadldnge = 10* nicht mehr erreicht
werden.

Das Problem der Einhaltung aller vorgegeben Timing-Constraints wird allgemein als
Timing-Closure-Problem bezeichnet. Wenn mit dem Place&Route-Vorgang die Erstel-
lung der FPGA-Konfiguration unter Einhaltung aller vorgegebenen Timing-Constraints
abgeschlossen wird, ist die Timing-Closure fiir ein FPGA-Design erreicht.

Im obigen Beispiel konnte die Timing-Closure durch den Place&Route-Vorgang nicht
erreicht werden, da das Re-Mapping ohne ,,Verzogerungszeit-Reserve* fiir die Verbin-
dungsnetze zwischen den Komponenten der Netzliste durchgefiihrt wurde. Als Vorbe-
reitung auf die Durchfiihrung des Re-Mappings werden daher nun zunéchst diejenigen
Verzégerungszeiten, die fiir diese Verbindungsnetze vor dem Re-Mapping in der FPGA-
Konfiguration benétigt wurden, durch eine statischen Timing-Analyse ermittelt. Der
in dieser Arbeit entwickelte Re-Mapping-Algorithmus garantiert, dass nach dem Re-
Mapping mindestens diese Verzogerungszeiten fiir die Platzierung der Komponenten
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Pfad Delay in Delay in Zusétzlich erforderliches Delay fiir
0-DT-Version von v | 1-DT-Version von v |eine Anderung von state(hc (v))
vEV,, | d(v.,0) d(v,1) Ad(v,0,1)
=d((v,1)=d(v,0)
4, 1 3 2
B, 1 7 6
C, 1 5 4
C,, 1 4 3
D, 1 3 2
E, 1 5 4

Tabelle 5.1: Zu dem laufenden Beispiel: Die Verzogerungszeiten der Knoten v € Vyy,
und das zusitzlich erforderliche Delay fiir ein Re-Mapping

der Netzliste und die Erstellung der Verbindungsnetze zwischen diesen Komponenten
durch das Place&Route-Tool zur Verfiigung stehen.

Definition 5.9. Ein Re-Mapping wird genau dann als timing-closure friendly bezeich-
net, wenn fiir die Platzierung und Verdrahtung des aus dem Re-Mapping hervorgegange-
nen DT-Mappings auf jedem Pfad mindestens die Verzogerungszeit eingeplant wird, die
in der FPGA-Konfiguration vor dem Re-Mapping fiir die Platzierung und Verdrahtung
benotigt wurde.

Zur Verdeutlichung von Definition [5.9| wird jetzt zunichst gezeigt, dass das oben fiir das
laufende Beispiel durchgefiihrte Re-Mapping von allen Instanzen nicht timing-closure
friendly ist. Im Anschluss daran werden zwei Re-Mappings fiir das laufende Beispiel
vorgestellt, die timing-closure friendly sind. Um eine genauere Betrachtung des Zeit-
verhaltens vor und nach dem Re-Mapping zu erméglichen, soll nun zunéchst der Slack
(siehe Definition [2.1] auf Seite [22)) an den Knoten des Graphen aus Abbildung[5.19|an-
notiert werden.

Es sei I ¢ V die Menge der Eingangsknoten, d.h. Knoten ohne eingehende Kanten,
und O C V die Menge der Ausgangsknoten, d.h. Knoten ohne ausgehende Kanten. Fiir
alle v € I sei weiterhin der Zeitpunkt a(v) (arrival time) angegeben, zu dem das Signal
an den Eingédngen der direkten Nachfolger des Knotens eintrifft. Dann kann von den
Knoten v € I ausgehend fiir jeden Knoten v € V\I der spiteste Zeitpunkt a(v) berechnet
werden, zu dem das Signal an den Eingéngen der direkten Nachfolger des Knotens v
zur Verfiigung steht. Es gilt
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DT-Mapping
A [T T T - 0 = \ Verzdgerungszeiten fiir den
d (A )=3 | d (C )=5 | d (E )=5 | statischen Teil:
R Rt g d“"(c‘”)_4 B L] B (8= d(S,) = dyy(S) = 1
‘ P, sew( p2)_
| V= _ _ _ |l === _ _ __ |
| B | D \
e dsev(Bp1)=7 | Pia dse‘f(Dma)_?’ | () Kombinatorik
4 M =
| 1 | Tfh; deor(Dy)=3 | [] Flipflop
1b
Lo . [
(a)
Place & Route
DT-Konfiguration
d (A)=22 Maximal zulassige Pfadlange = 10
out\" 'p1 o
A B E Pfade in der DT-Konfiguration:
P P, P, A—S,
~_ AeailAst) * doy(Agy) *+ Ao Cp) + A, (Cy) + d(S)) =
duu(Ep) = 77 3+ d (A +5+d,,(C) +1=9+d,,(A,) +d,(Cp)
c d.(C,) =77
/ s, A—B
S, g‘ —1 Pia S dse\f(Am) + doul(Ap1) + dse\f(Bm) =10+ dout(Ap1)
2 —
\ p1b 52 N 53
dom(sz) =7 d"“'(D‘”) =7 S, + dsew(cpz) + dou«(cpz) + dseu(Dmb) + doul(DN) +d(S) =

9+4,(C,) +d,,0,)

u e,
./ do(E,) + 4 (E,) + (D, ) +d,,(D,) +d(S, =

@ (B+d,,(D,) (1) self out seif\p1a out
+ +
G+l (1 (5+d,,(E;) 9 dou((Em) d Dm)

oul(

(b)

Abbildung 5.21: Veridnderung der Verzogerungszeiten, wenn im laufenden Beispiel fiir
alle Instanzen hc € HC ein Re-Mapping auf die jeweilige 1-DT-
Version der Instanz erfolgt.

a(v) = maxueri)(a(u) + d(v)) (5.9)

, wenn FI(v) alle direkten Vorgédngerknoten von v bezeichnet.

Wenn fiir alle Ausgangsknoten v,,, € O der spiteste Zeitpunkt, zu dem das Signal am
Ausgang benotigt wird, als r(v,,,) (required arrival time) angegeben ist, kann rekursiv
fiir jeden Knoten v € V\O der spiteste Zeitpunkt r(v) berechnet werden, zu dem das
Signal an den Eingéingen der direkten Nachfolger des Knotens spitestens benotigt wird.
Es gilt

r(v) = minyerow (r(w) — dw)) (5.10)

, wenn FO(v) alle direkten Nachfolger von v € V bezeichnet.

Wir setzten nun fiir alle Eingangsknoten v;, € I die arrival time auf den Zeitpunkt
a(vy,) = 0+ d(vy,) und fiir alle Ausgangsknoten v,,, € O die required arrival ti-
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me r(v,,) auf die maximale Verzogerungszeit, die durch eine Timing-Analyse fiir die
FPGA-Konfiguration nach dem Place&Route-Vorgang ermittelt wurde. Der Slack s(v)
fiir jeden Knoten v € V ist dann die Differenz zwischen r(v) und a(v)

sw) =r(v)—av) (5.11)

In Abbildung[5.22]sind d(v), a(v), r(v) und s(v) fiir den Graphen aus Abbildung|[5.19(b)
jeweils fiir jeden Knoten v € V angegeben.

Wenn wir von einer maximal zulédssigen Verzogerungszeit von 10 Zeiteinheiten ausge-
hen, konnen wir die in Abbildung [5.22] angegebene arrival time a(v) fiir jeden Knoten
mit einem rekursiven Durchlauf mit Formel |5.9| wie folgt berechnen:

I={A,1,S2, Ep}
Yvel: av)=0+dW)
a(Bp1) = a(Ap1) +d(Bp) =3
a(Cp) = a(Ap) +d(Cp) =4
a(Sy) =a(Cp)+d(S1) =5
a(Cp) =a(S2) +d(Cp) =4
a(Dp1) = maxuerip,)(a() + d(Dy1)) = a(Cpy) + d(Dyy) = 6
a(S3) =a(D,) +d(S3) =17

Durch einen weiteren rekursiven Durchlauf mit Formel kann die required arrival
time (kurz: arrival time) r(v) fiir jeden Knoten berechnet werden:

O ={B,1,51,53}

YveO: r(v)=10

rCp)=1(S1)—d(S1)=9

r(Ap) = minweFO(Apl)(r(W) —dw)) =r(Cp) —d(Cp) =7
r(Dp1) = r(S3) —d(S3) =9

r(Cp) =1r(Dy) —d(Dpy) =17

H(Ep) = 1(Cpo) =7

F(S2) = r(Cp) = d(Cpo) = 5

Abbildung stellt fiir das in Abbildung durchgefiihrte Re-Mapping einen an-
notierten Graph G = (V, E) dar, wenn fiir die Platzierung und Verdrahtung fiir jeden
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(1) 311017 ©
=
f
o
2) 20715
I 2) o
o £
) 49/5 (1) 510/5 =
E ©
-
= g
5 (5)+(C,) 5
£ @253 (473 @ e @
m —

2) 6/9/3 (1) 7110/3

Format der Annotationen:
2) 2/7/5
@ (.40 + ) aW) 11v) W)

Abbildung 5.22: Die Berechnung des Slack an den Graphen aus Abbildung[5.19](b)

Knoten v € V die vor dem Re-Mapping aus der FPGA-Konfiguration ermittelte Ver-
zogerungszeit (im laufenden Beispiel gilt fiir jeden Knoten d,,,(v) = 1) annotiert wird.
Der negative Slack an den Knoten zeigt, dass bei der Erstellung dieses Re-Mapping of-
fensichtlich nicht ausreichend Verzogerungszeit eingeplant wurde. Das Re-Mapping ist
daher nach Definition [5.9 nicht timing-closure friendly.

Eine Moglichkeit fiir die Erstellung eines Re-Mappings, das timing-closure friendly ist,
besteht in der schrittweisen Veridnderung des urspriinglichen Mappings. Wenn wir den
an den Knoten in Abbildung @ annotierten Slack, also den Wert, um den das Delay
der Knoten jeweils ohne eine Verldngerung des kritischen Pfades erhoht werden kann,
und das in Tabelle [5.1]in der letzten Spalte angegebene zusitzlich erforderliche Delay
fiir ein Re-Mapping der Instanzen vergleichen, stellen wir fest, dass fiir jeden dynami-
schen Knoten v € Vg, des Graphen Ad(v, 0, 1) < s(v) gilt. Aufgrund von Abhingikeiten
der Knoten untereinander muss nach einer Verdnderung von d,.¢(v) an einem Knoten in
einer Komponente des Graphen (siehe Definition [5.10)) der an den Knoten verbleibende
Slack jedoch erneut berechnet werden. Erst danach kann beurteilt werden, ob der ver-
bleibende Slack an den Knoten v € V fiir die Erh6hung von d;¢(v) an weiteren Knoten
ausreichend ist.

Definition 5.10. Es sei G = (V, E) ein beliebiger Graph

e G heilit zusammenhiéngend, wenn fiir alle u, v € V ein Pfad von u nach v oder ein
Pfad von v nach u existiert

e Die zusammenhédngenden Teile von G werden als die Komponenten des Graphen
G bezeichnet

Da in dem laufenden Beispiel bei einem Re-Mapping der Instanzen A, B, D oder E
nur jeweils an einen Knoten des Graphen G und bei einem Re-Mapping der Instanz C
nur an einen Knoten in jeder Komponente von G eine neue Verzogerungszeit annotiert
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DT-Mapping
A [ e \ Verzdgerungszeiten fiir den
_ _ - tatischen Teil:
| d (A )=3 | p d(C)=5 | d (E)=5 | S e _ B
| D&_ et | ! d "(Cm)=4 | D& . | dseli(s1) - dself(sz) - dself(SS) =1
[N I\~ p2
L === _ _ _ 1 === _ _ _ _ \
| B | D \
e dse|f(Bp1) 7 | P dse|f(Dp1a)=3 | () Kombinatorik
1 H 4 =
‘ —] | —p(hg de(D;y)=3 | ['] Fiipfiop
1b
Lo L |
Place & Route
DT-Konfiguration Maximal zulassige Pfadlange = 10
dOUQ(A 1) = 1
A ’ B E
(7) 11/10/-1 o
p P, 2 @ I
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- 2 e
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d,(S;) =1 d,.(Cpp) =1 d (C)=1 (6) 6/5/-1

Format der Annotationen:
(d.(v) +d,,(v) aW)/r(v) ] s(v)

Abbildung 5.23: Alle Instanzen werden auf 1-DT-Versionen abgebildet

wird, kann aufgrund des annotierten Slacks zunichst ein Re-Mapping einer beliebigen
Instanz erfolgen, bevor der Slack an den Knoten von G erneut berechnet werden muss.

Abbildung [5.24] (a) zeigt den Graphen aus Abbildung [5.22| nach dem Re-Mapping der
Instanz C € HC auf die 1-DT-Version, wenn die Verzogerungszeiten entsprechend Ta-
belle angenommen werden. Die annotierten Verzdgerungszeiten sind im néchsten
Schritt noch ausreichend Slack fiir das Re-Mapping der Instanz B (Vv € nodes(B) :
Ad(v,0,1) < s(v),daAd(B,1,0,1) < s(B,1))und E (Vv € nodes(E) : Ad(v,0,1) < s(v),
da Ad(E,;,0,1) < s(E},;) ). Nachdem in Abbildung [5.24|(b) das Re-Mapping von C, B
und E vorgenommen wurde, ist der im Graphen verbleibende Slack fiir das Re-Mapping
einer weiteren Instanz nicht mehr ausreichend (Vv € nodes(A) : Ad(v,0,1) > s(v), da
Ad(A,1,0,1) > s(A,) und Yv € nodes(D) : Ad(v,0,1) > s(v), da Ad(D,;,0,1) >
sDp)).

Wenn wir annehmen, dass die Verzogerungszeiten, die fiir die Verbindungsleitun-
gen zwischen den Komponenten der Netzliste nach dem Re-Mapping in der DT-
Konfiguration benétigt werden, den Verzégerungszeiten entsprechen, die vor dem Re-
Mapping in der urspriinglichen FPGA-Konfiguration benotigt wurden und der Slack
nach dem Re-Mapping an keinem Knoten des betrachteten Graphen kleiner O ist, kon-
nen wir das Re-Mapping als timing-closure-friendly nach Definition [5.9) bezeichnen.

Abbildung[5.25|und Abbildung[5.26|zeigen jeweils ein DT-Mapping, aus dem unter die-
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Legende:
(d(v)) av) /r(v)/s(v)
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=

required time = 10

QEJ (6) 8/9/1 (1) 9/10/1
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Legende:
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3 0
© =
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(b) 6) 6/7/1

Abbildung 5.24: Der an den Knoten verbleibende Slack (a) nach dem Re-Mapping der
Instanz C und (b) nach dem darauffolgenden Re-Mapping der Instan-
zen B und E auf die 1-DT-Version.

ser Bedingung eine DT-Konfiguration erstellt werden kann, die das in unserem Beispiel
vorhandene Timing-Constraint ,,Maximal zuldssige Pfadldnge = 10* einhélt. In beiden
Losungen resultiert das fiir ein Re-Mapping einer Instanz benotigte zusitzliche Delay an
den Knoten dieser Instanz in einer Reduzierung des Slacks an den ausgetauschten Kno-
ten. In dem in Abbildung [5.26] vorgeschlagenen Austausch geschieht das Re-Mapping
der Instanzen A und D dariiber hinaus zusétzlich zu Lasten des Slacks - und somit eines
potentiell moglichen Re-Mappings - an den Knoten der Instanzen B, C und E, da der
Slack an den Knoten B, C,1, E,; und C), derart reduziert wird, dass kein Re-Mapping
einer weiteren Instanz mehr moglich ist. Auch in Abbildung wird der Slack durch
den Austausch der Instanz C, also durch den gleichzeitigen Austausch der Knoten C,,
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und C,,, derart reduziert, dass fiir ein Re-Mapping der Instanzen A und D nicht mehr
ausreichend Slack an den Knoten zur Verfiigung steht. Das Re-Mapping der Instanz C
hat allerdings keine Auswirkungen auf den Slack von B,; und E ;. Der Austausch dieser
Knoten im néchsten Schritt hat wiederum keine Reduzierung des Slacks an den Knoten
Ay und D, zur Folge.

Wir koénnen die Delay-Werte Ad(vy), Ad(v;),...,Ad(v,), die zu den Knoten V =
vi,v2, .., v} iIn G(V, E) im jeweiligen Re-Mapping hinzugefiigt wurden, als Vektor
AD(V) = [ Ad(vi) Ad(v;) .. Ad(v,)] angeben. Die Summe aller Elemente die-
ses Vektors [AD(V)| = Y;_, Ad(vy) ist dann das Delay, das insgesamt an den Knoten
durch das jeweilige Re-Mapping zusitzlich benétigt wird. Fiir das laufende Beispiel
fiihren wir nun eine Umbenennung der Knoten des Graphen entsprechend Abbildung
[5.27 durch, in der Form, dass

AD(V) =[ Ad(vi) Ad(vy) Ad(vs) Ad(vy) Ad(vs) Ad(ve) Ad(v7) Ad(vs) Ad(ve) |

= [ Ad(Ay,) Ad(B,) Ad(Cp) Ad(S1) Ad(S»)
Ad(Cpr) Ad(Dp1)  Ad(S3) Ad(E,) ]

gilt.

Fiir das in Abbildung [5.25] durchgefiihrte Re-Mapping der Instanzen C, B und E gilt
dann entsprechend der letzten Spalte in Tabelle [5.1]

AD(V)= [ Ad(A,))=0 Ad(B,)=6 Ad(C,)=4 Ad(S)=0 Ad(S,)=0
Ad(C,) =3 Ad(D,)=0 Ad(S3)=0 Ad(E,)=4 ]

Demgegeniiber gilt fiir das in Abbildung [5.26]durchgefiihrte Re-Mapping der Instanzen
A und D
AD(V)= [ Ad(A,1)=2 AdB,)=0 Ad(C,)=0 AdS;)=0 Ad(S,)=0
Ad(Cp2) =0 Ad(Dp))=2 Ad(S3)=0 Ad(E,)=0 ]

Der unterschiedliche Umfang der insgesamt bei dem Re-Mapping der Instanzen C, B
und E zusitzlich verwendeten Verzogerungszeit |[AD(V)| = 17 gegeniiber der bei dem
Re-Mapping der Instanzen A und D zusitzlich bendtigten Verzogerungszeit [AD(V)| = 4
zeigt, dass der Umfang der Verzogerungszeit, die fiir das Re-Mapping jeweils an den
Knoten eingesetzt werden kann, von der Topologie der dem DT-Mapping zugrundelie-
genden Netzliste abhiingt.

5.3.3 Ein Re-Mapping-Algorithmus

Der Re-Mapping-Algorithmus soll nun parallel zu den folgenden Erldauterungen an dem
laufenden Beispiel, das im letzten Abschnitt eingefiihrt wurde, demonstriert werden.
Wir legen fiir das Beispiel daher zunichst die in Tabelle angegebenen Funktions-
wahrscheinlichkeiten fiir die beteiligten Hard-Core-Versionen fest. In dieser Tabelle ist
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DT-Mapping
,,,,,,,,,,,,,, -————— = — =
I A " c ‘ E ! Verzégerungszeiten fiir den
| p, | A =11 P, d..((C,,)=5 P, ] statischen Teil:
| D ' | B dself(CpZ):4 ‘ D dse"(Elﬂ)_s | do(S1) = di(S,) =, (Sy) =1
S === === _ _ _ _ \
| B | D \
e dsell(Bp1)_7 | Pia < d "(Dp1 )=1 | () Kombinatorik
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Abbildung 5.25: Die Instanzen C, B und E werden auf 1-DT-Versionen abgebildet

fiir jede der im laufenden Beispiel verfiigbaren Versionen der Hard-Cores entsprechend
Definition [5.5 auf Seite 77| die Wahrscheinlichkeit p(hc, x) dafiir angegeben, dass nur
soviele defekte Logikblocke innerhalb der Version x € states(hc) des Hard-Cores lie-
gen, wie durch diese Version toleriert werden konnen. Das Verfahren fiir die Berech-
nung dieser Wahrscheinlichkeit wurde in Abschnitt[5.2.3] vorgestellt. Die in Tabelle[S.2]
angegebenen Werte wurden hier so festgelegt, dass sie fiir die spitere Erlauterung des
Re-Mapping-Algorithmus an dem laufenden Beispiel giinstig sind.

Wenn die aktuelle Hard-Core-Version, die fiir das Mapping einer Instanz hc € HC ver-
wendet wird, entsprechend Definition [5.3| mit state(hc) und die nach dem Re-Mapping
verwendete Hard-Core-Version mit state’(hc) bezeichnet wird und ¢,., den Faktor be-
zeichnet, um den p(HC) durch das Re-Mapping verbessert wird, gilt:

¢ges =

[Ty, p(xi, state’' (xp) _ 1—[ p(x;, state’ (x;)) (5.12)

[Ti=i p(xi, state(xp)) — L_L p(x;, state(x;))

Definition 5.11. ¢(hc, a, b) bezeichnet den Faktor, um den sich ¢,., verbessert, wenn
vor dem Re-Mapping die Hard-Core-Version a und nach dem Re-Mapping die Hard-
Core-Version b fiir die Instanz hc verwendet wird.

) .— plheb)
ES gllt ¢(hC, a, b) L p(he,a)
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Abbildung 5.26: Die Instanzen A und D werden auf 1-DT- Versionen abgebildet
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self’ out

Abbildung 5.27: Umbenennung der Knoten aus Abbildung [5.22]
Durch den in Formel [5.12] ersichtlichen Zusammenhang konnen wir ¢, nun wie folgt
definieren:

Definition 5.12. ¢, bezeichnet den Faktor, um den p(HC) durch ein Re-Mapping ver-
bessert wird.

Es gilt ¢ges := [ 1cenc ¢(he, state(he), state’ (hc))

In Tabelle[5.2]ist ¢(hc, 0, 1) fiir jede Instanz hc € HC angegeben. Die Bezeichnungen der
Versionen ,,0DT* und ,,1DT* werden hier jeweils abgekiirzt als ,,0“ und ,,1* angegeben.
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hceHC | p(hc,0DT) | p(hc,1DT) d)(hc,O,l)::p(hc’lDT)
p(hc,0DT)

A 0,92 0,99 1,076

B 0,9 0,95 1,056

C 0,9 0,95 1,056

D 0,92 0,99 1,076

E 0,9 0,95 1,056

Tabelle 5.2: p(hc,0DT) und p(hc, 1DT) sowie der daraus resultierende Faktor
¢(hc, 0, 1) fiir alle Instanzen hc € HC des laufenden Beispiels

Wenn bei einem Re-Mapping alle der in der Netzliste enthaltenen 0-DT-Hard-Core-
Versionen gegen n-DT-Hard-Core-Versionen mit dem hochsten verfiigbaren Wert fiir
n ausgetauscht werden, erhalten wir den bestmoglichen Wert fiir p(HC). Fiir das Re-
Mapping aller Instanzen hc € HC (siehe Abbildung [5.23 auf Seite 87), im Folgenden
als Losung A bezeichnet, gilt dann

p(HC) = p(he, state’(he)) = p(A, 1DT) = p(B,1DT) = p(C,1DT) = p(D,1DT) = p(E, 1DT)

= p(hc, state(hC)) * ¢ges

= p(hc, ODT) * rl ¢(hc’ 09 1)

hceHC hceHC
~ 0,617 % 1,363
~ 0,84

Fiir das Re-Mapping aus Abbildung [5.25 auf Seite 90, im Folgenden bezeichnet als
Losung B, ergibt sich im Vergleich zu Losung A ein niedrigerer Wert fiir p(HC) mit
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p(HC) = [ | plhe,0DT) «¢(C,0,1) + (B,0, 1) * §(E, 0, 1)

hceHC
~ 0,617 * 1,056’
~ 0,727

Fiir die letzte der vorgestellten Losungen aus Abbildung|5.26 auf Seite 91} im Folgenden
bezeichnet als Losung C, erhalten wir den niedrigsten Wert fiir p(HC) mit

p(HC) = [ | plhe,0DT) « ¢(A,0,1) (D, 0, 1)

hceHC
~ 0,617 = 1,076
~ 0,714

Um dem Place&Route-Tool die Timing-Closure zu erleichtern, ist das Optimierungsziel
fiir den Re-Mapping-Algorithmus das Re-Mapping mit dem hochsten Wert fiir p(HC)
unter der Bedingung, dass dieses Re-Mapping timing-closure friendly nach Definition

ist.

Losung B und Losung C sind im Gegensatz zu Losung A timing-closure friendly nach
Definition [5.9] Wie im letzten Abschnitt gezeigt, konnen diese Losungen nicht weiter
verbessert werden, ohne dass diese Eigenschaft verloren geht. Die optimale Losung
fiir das laufende Beispiel ist bei dem oben angegebenen Optimierungsziel fiir den Re-
Mapping-Algorithmus die Losung B.

Eine Re-Mapping, das eine mogliche Losung darstellt, 1dsst sich als Vektor beschreiben:

Definition 5.13. ReMapping(HC) := [state’(hc) ... state’(hc,)], mit n = |HC| ist ein
Vektor, der die Zustinde der Instanzen hc € HC nach dem Re-Mapping enthilt.

Ein optimales Re-Mapping kann nun wie folgt definiert werden:

Definition 5.14. Das optimale Re-Mapping ist das Re-Mapping mit der Eigenschaft
timing-closure friendly, das den maximal erreichbaren Wert fiir ¢,., zur Folge hat. Fiir
den maximal erreichbaren Wert fiir ¢,,,, im Folgenden bezeichnet mit ¢4y, gilt @ax :=
MAXgeMapping HO)e® | | neeric @(state(hc), state’(he)), wenn ¥ die Menge aller moglichen
Vektoren ReMap ping(HC) mit der Eigenschaft timing-closure friendly ist.

Da der Slack nach jedem Re-Mapping einer Instanz hc € HC erneut berechnet wer-
den muss, bevor aufgrund des Slacks beurteilt werden kann, ob das Re-Mapping wei-
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terer Instanzen erfolgen kann, soll fiir den Re-Mapping-Algorithmus im Folgenden ne-
ben dem Slack eine weitere Metrik fiir jeden Knoten herangezogen werden. Fiir die-
se Metrik, bezeichnet als Delay-Budget, gilt, dass die Nutzung des an den Knoten
annotierten Delay-Budgets an allen Knoten gleichzeitig erfolgen kann, ohne den kri-
tischen Pfad zu verletzen. Die im letzten Abschnitt eingefiihrte Notation AD(V) =
[ Ad(vi) Ad(v;) ... Ad(v,)] soll nun als Vektor betrachtet werden, der jeweils ein
Delay-Budget fiir die Knoten vy, v, ..., v, angibt. Um das vorliegende Optimierungspro-
blem als budget management Problem formal zu beschreiben, iibernehmen wir zunéchst
die folgenden Definitionen aus [CBSS02].

Definition 5.15. Eine delay distribution D(V) = [ d(vi) d(v;) .. d(v,) ], mitn =
|V, ist ein Vektor, der die Delay-Werte der Knoten aus G enthiilt.

Definition 5.16. Eine slack distribution S (V) = [ s(vi) s(v;) ... s(v,) ], mitn = |V|,
ist ein Vektor, der die Slack-Werte der Knoten aus G enthilt.

Definition 5.17. Eine budget management instance AD(V) = [ Ad(vy) Ad(v,) .. Ad(v,) ]
mit n = |V/|, ist ein Vektor mit Delay-Werten, die zu den Knoten in G hinzugefiigt
werden. Die aktualisierte delay distribution Dx(V) = D(V) + AD(V) fiihrt zu einer
aktualisierten slack distribution S A(V).

Da die Verteilung des Slacks in der Schaltung von den Werten fiir a(v) und r(v) zu
jedem Knoten v € V abhingt, ist fiir die Ermittlung von S o(V) eine erneute Berechnung
dieser Werte iiber zwei rekursive Durchldufe mit den Gleichungen und (Seite
[B4) notwendig. Weil ein negativer Slack an einem Knoten in G zu einer Verletzung der
vorgegebenen Timing-Constraints in der durch G modellierten Schaltung fiihren wiirde,
wird G nur dann als safe bezeichnet, wenn S (V) > 0 gilt, wobei O hier fiir einen n-
dimensionalen Vektor mit n = |V| steht, dessen Elemente alle null sind.

Definition 5.18. Wenn eine slack distribution iiber eine budget management instance
aktualisiert wird und G nach dieser Aktualisierung noch immer safe ist, wird die budget
management instance als effective budget management instance bezeichnet.

Auf den Graphen aus Abbildung (Seitd86) mit der delay distribution

DV)= [ dAp)=2 dBy)=1 dCp)=2 dS)=1 d(Sr)=2
dCp) =2 dDp)=2 d(S3)=1 d(E,)=2 ]

bezogen gilt:
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e Die budget management instance
AD(V)= [ Ad(A,1))=0 Ad(B,)=6 Ad(C,)=4 AdS,)=0 Ad(S,)=0
Ad(C) =3 Ad(D,))=0 Ad(S;)=0 AdE,) =4 ]
ist eine effective budget management instance, da die aktualisierte delay distribu-
tion (vgl. Delay-Annotationen an den Knoten des Graphen in Abbildung
Seite 90)
Dy(V)= [ dAp,)=2 dBp) =T dCp)=6 d(S)=1 d(S,)=2
d(Cp)=5 dDy)=2 dS3)=1 dEN=6 ]
zu der aktualisierten slack distribution
SaV)= [ s(Ap)=1 sBp)=1 s(Cp)=1 s(S)=1 5(S2)=0
S(C) =0 s(Dp) =0 s(S3)=0 s(Ep)=1 ]
fiihrt und somit SA(V) > 0 gilt.

e Die budget management instance
AD(V)= [ Ad(A,)=2 Ad(B,)=0 Ad(C,)=0 AdS:)=0 Ad(S,)=0
Ad(Cp) =0 Ad(D,))=2 Ad(S3)=0 Ad(E,)=0 ]
ist ebenfalls eine effective budget management instance, da die aktualisierte delay
distribution (vgl. Delay-Annotationen an den Knoten des Graphen in Abbil-
dung[5.26 auf Seite 9T])
D\(V)= [ dA,)=4 dBy)=1 dCp)=2 dS)=1 d(S;) =2
dCp)=2 dD,)=4 dS)=1 dEH=2 ]
zu der aktualisierten slack distribution
SaAV)= [ s(Ap) =3 s(B,)=5 s(Cp))=3 s(S1)=3 s(52)=1
sCp)=1 sDy)=1 sS)=1 sE,n=3 |
fiihrt und somit SA(V) > 0 gilt.

e Die fiir das Re-Mapping aller Instanzen von Hard-Core-Versionen in der Netzlis-
te mindestens bendtigten Budgets fiir jeden Knoten des Graphen, d.h. die budget
management instance

AD(V)= [ Ad(A,))=2 Ad(B,)=6 Ad(C,)=4 Ad(S1)=0 Ad(S,)=0
Ad(Cp) =3 Ad(D,1))=2 Ad(S3)=0 Ad(E,)=3 ]
ist keine effective budget management instance, da die aktualisierte delay distri-
bution (vgl. Delay-Annotationen an den Knoten des Graphen in Abbildung
D\(V)= [ d(Ap,) =4 dBp)=T7 d(Cp)=6 d(S1)=1 d(S,) =2
dCp)=5 dDy)=4 dS3)=1 dE,)=6 ]
zu der aktualisierten slack distribution
SaV)= [ s(Ap)=-1 sBp)=-1 s(Cp)=-1 s(S1)=-1 s(S2)=-2
S(Cp)=-2 s(Dp)=-2 s(S3)=-2 s(E,)=-1 ]
fiihrt und somit S 5(V) > 0 nicht gilt.

Ein Re-Mapping einer Instanz hc € HC auf eine Hard-Core-Version x € states(HC)
kann genau dann ohne eine Verletzung der durch eine effective budget management
instance vorgegebenen Delay-Budgets Ad(v) fiir jeden Knoten v € nodes(hc) erfolgen,
wenn das an den betroffenen Knoten angegebene Delay-Budget mindestens so grof ist
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wie das fiir dieses Re-Mapping zusitzlich erforderliche Delay, d.h. Vv € nodes(hc) :
Ad(v, state(hc), state’ (hc)) < d(v, state(hc)) + Ad(v).

Definition 5.19. Ein Re-Mapping einer Instanz hc € HC, dargestellt als Anderung
des Zustands state(hc) in einen Zustand state’(hc) ist in Bezug auf eine vorge-
gebene effective budget management instance zuléssig, wenn Yv € nodes(hc)
Ad(v, state(hc), state’(hc)) < d(v, state(hc)) + Ad(v) gilt und optimal, wenn von allen
zuldssigen state’(hc) der Zustand gewihlt wird, fiir den p(hc, state(hc)) maximal ist.

Definition 5.20. Ein Re-Mapping einer kompletten Netzliste HC ist optimal in Bezug
auf eine vorgegebene effective budget management instance, wenn das Re-Mapping
fiir jede Instanz hc € HC optimal ist.

Abbildung zeigt das optimale Re-Mapping fiir das laufende Beispiel in Bezug auf
die effective budget management instance

AD(V)= [ Ad(A,)=0 AdB,)=7 Ad(Cp)=5 AdS;)=0 AdS,) =0
Ad(Cp) =0 Ad(D,)=3 Ad(S3)=0 Ad(E,) =2 ]

Fiir das Mapping der Instanzen A, C und E ist hier nach Definition [5.19] nur die Ab-
bildung auf 0-DT-Versionen zuléssig. Aus den zulédssigen Mappings fiir die Instanzen B
und D wihlen wir in Abbildung[5.28]jeweils nach Definition[5.19|das optimale Mapping
auf die 1-DT-Versionen aus.

Wir koénnen das vorliegende Optimierungsproblem jetzt als ein budget management Pro-
blem betrachten. Gesucht ist eine effective budget management instance AD(V), bei der
das optimale Re-Mapping in Bezug auf AD(V) dem optimalen Re-Mapping fiir das Op-
timierungsproblem laut Definition [5.14] entspricht. Bei dieser Betrachtung konnte der
in Pseudo-Code angegebene Algorithmus [5.2] fiir die Optimierung verwendet werden:
Nachdem in Zeile 3|durch zwei rekursive Durchldufe mit Hilfe der Gleichungen|[5.9/und
[5.10] (Seite [84) der Slack fiir jeden Knoten in G berechnet wurde, wird in Zeile [3] eine
fiir das Re-Mapping optimale effective budget management instance bestimmt, die dann
in den Zeilen 3| bis |3| die Durchfiihrung des optimalen Re-Mappings zur Folge hat.

Um die nicht triviale Bestimmung der in Zeile [3] geforderten optimalen budget manage-
ment instance zu umgehen, verbessert die in der vorliegenden Arbeit entwickelte Heu-
ristik das vorliegende Mapping iterativ. Algorithmus [5.3] skizziert die groben Schritte
der Heuristik. Fiir jede Instanz hc € HC wird in Zeile 4] zunéchst das in Bezug auf die
Verbesserung von p(HC) bestmogliche Re-Mapping fiir eine eventuelle Durchfiihrung
eingeplant. Als mogliche (feasible) Ziele fiir das Re-Mapping einer Instanz werden je-
weils nur DT-Versionen beriicksichtigt, fiir die ein ausreichender Slack auf jedem Pfad
durch das Hard-Core vorhanden ist.

96



KAPITEL 5. EIN HARD-CORE BASIERTER ANSATZ

8
§
g
§ o
o & s
o I g o I
" [} (EB 1} g
5 E ;o E
£ o % E o
= 3 53 = 9]
r—1 [ —
T S 523 >
£ g £85 E 2) 4/4/0 3|
© o >Sod @© Ad=2] =
|:> @ (5)9/9/0 (1) 10/10/0
@275 Format der Annotationen: b (4) 4/4/0 Format der Annotationen:
(a) (dy (V) +dg, (v)) a(v) I r(v)/s(v) ( ) (dy (V) + dy (v) +Ad(v) ) a(v)/r(v)]s(v)
. Durchfiihrung des optimalen
DT'Mapplng @Re-Mapping, bezogen auf AD(V)
Fr_ - - — — — =
| | state(A) state(C) \
\ |
| (7)9/10/1 =
\ I
o
‘ state(B) state(D) ‘ n (2)2i3 g
HC < | 1-DT | g (2)4/9/5 (1) 5/10/5 =
= o
> [9)
— | 3 5>y <
| state(E) | 'g (2)2/31  (2)4/511 @ @ g
| 0-DT \ 4) 8/9/1  (1)9/11011
© S~ = =~ (2) 2153 Format der Annotationen:

(dy (V) +d o, (v)) a(v) I r(v) I s(v)

Abbildung 5.28: Beispiel fiir das optimale Re-Mapping der Instanzen aus Abbildung

[5.19] bezogen auf eine vorgegebene effective budget management in-
stance AD(V)

Definition 5.21. statesteusipe(hc € HC) bezeichnet die Menge der Hard-Core-
Versionen, die fiir das Re-Mapping der Instanz hc € HC aufgrund des an den Knoten
nodes(hc) € V annotierten Slacks ein mogliches Ziel darstellen.

Es gilt:

states feqsivie(he) := {x € states(hc)lx # state(hc) A Vv € nodes(hc) : d(v) + s(v) >
d(v, x)}

Von den fiir ein Re-Mapping moglichen Zielen states feqsirie(hc) wird das Re-Mapping
auf die Hard-Core-Version mit dem groten potentiellen Beitrag zu ¢, als das best-
mogliche Re-Mapping fiir die betrachtete Instanz hc gewihlt.

Definition 5.22. bestState(hc € HC) bezeichnet von den moglichen Zielen fiir das
Re-Mapping einer Instanz die Hard-Core-Version, auf die ein Re-Mapping den grof3-
ten Beitrag zu ¢, liefert. Wenn kein Re-Mapping fiir die Instanz moglich ist, ist
bestS tate(hc) = na (not available).
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Algorithmus 5.2 : Pseudocode fiir einen (nicht realisierten) optimalen Re-Mapping-
Algorithmus

Berechne den Slack fiir jeden Knoten in G;
Ermittle eine effective budget management instance AD(V), die das optimale
Re-Mapping der Netzliste HC ermdglicht;
for alle Instanzen hc € HC do
// Fuhre fir jede Instanz hc € HC das optimale Re-Mapping in
Bezug auf AD(V) durch
nextS tatesiypuage: := {x € states(hc)|¥v € nodes(hc) : d(v,x) < d(v) + Ad(v)};
state (he) := max.enexs e PICs X);

Algorithmus 5.3 : Ein iterativer Re-Mapping-Algorithmus

while true do
Berechne den Slack fiir jeden Knoten in G;
for alle Instanzen hc € HC do
L Plane fiir die Instanz hc das bestmogliche Re-Mapping;

if Der Slack erlaubt fiir keine Instanz hc € HC ein Re-Mapping then
L exit; // Algorithmus ist beendet

else

Ermittle eine effective budget management instance fiir G;

for alle Instanzen hc € HC do

if Re-Mapping ist fiir Instanz hc € HC zuldssig then
L Fiithre das geplante Re-Mapping fiir sc durch;

if Es wurde fiir kein hc € HC ein Re-Mapping durchgefiihrt then
Schliesse eines der in Zeile 4| geplanten Re-Mappings komplett aus der
| Betrachtung durch den Algorithmus aus;

) MAXxegtatess. . he)P(RC, state(hc), x)  wenn states reqsipie +
Es gllt: bestS tate(hc) = { xestates/eas,;,ze(hc)(ﬁ( ( ) ) feasible {}

na sonst

Wenn fiir keine der Instanzen hc € HC ein Re-Mapping moglich ist, d.h. Yhc € HC
gilt bestS tate(hc) = na, wird der Algorithmus in Zeile 4] beendet, anderenfalls wird in
Zeile [ eine effective budget management instance ermittelt, die dann in der Regel ein
Re-Mapping einer oder mehrerer der Instanzen ic € HC in der For-Schleife ab Zeile |
ermOglicht. Durch dieses Re-Mapping dndern sich die Voraussetzungen fiir die néchste
Iteration des Algorithmus, d.h. die in Zeile E] in der nédchsten Iteration ermittelte effec-
tive budget management instance weicht von der effective budget management instance

98



KAPITEL 5. EIN HARD-CORE BASIERTER ANSATZ

in der aktuellen Iteration ab, wodurch dann in der Regel in der nichsten Iteration ein
weiteres Re-Mapping einer oder mehrerer der Instanzen hc € HC durchgefiihrt werden
kann.

Wenn in der For-Schleife ab Zeile d] kein Re-Mapping durchgefiihrt werden konnte, d.h.
in Zeile {] gilt Vhic € HC : state(hc) # bestState(hc), werden die Voraussetzungen
fiir die ndchste Iteration des Algorithmus in Zeile ] gezielt verdndert, um ein weiteres
Re-Mapping in den nichsten Iterationen des Algorithmus zu ermoglichen. Dazu wird
von den in Zeile {4 geplanten bestmdglichen Re-Mappings von Instanzen hc € HC ein
Re-Mapping komplett aus der Betrachtung durch den Algorithmus entfernt. Dies wird
erreicht, indem zunichst die Instanz hc € HC ermittelt wird, fiir die das geplante Re-
Mapping den geringsten potentiellen Beitrag zu ¢, liefert. Das ist genau die Instanz hc
fiir die

@(hc, state(hc), bestS tate(hc)) = Milyeercabests atethenr = @(AC’ , state(hc”), bestS tate(hc’))

gilt. Das geplante Re-Mapping fiir diese Instanz wird dann aus der Betrachtung durch
den Algorithmus entfernt, indem die Menge der fiir diese Instanz zur Verfiigung stehen-
den Hard-Core-Versionen um die mit bestS tate(hc) bezeichnete Hard-Core-Version ver-
kleinert wird. Fiir die ndchste Iteration gilt dann states(hc) := states(hc)\bestS tate(hc).

Algorithmus [5.4] zeigt eine ausfiihrlichere Notation des Re-Mapping-Algorithmus. Die
hier angegebene Heuristik beriicksichtigt die Fldche nicht als begrenzt vorhandene Res-
source. FPGA-Hersteller bieten in der Regel gleichartig aufgebaute FPGAs in verschie-
denen GroBen, bezeichnet als FPGA-Familien, an. Wenn der Place&Route-Vorgang
nach dem Re-Mapping aufgrund einer zu geringen FPGA-Fliche nicht erfolgreich ist,
muss ein FPGA aus derselben FPGA-Familie mit einer groeren Fldche als das ur-
spriingliche Ziel-FPGA gewihlt werden. Da fiir die Serienproduktion mit einer DT-
Konfiguration defekte FPGAs verwendet werden konnen, liegt der Stiickpreis pro
FPGA auch bei einem FPGA mit groflerer Fliche voraussichtlich unter dem Stiickpreis
fiir das urspriingliche Ziel-FPGA. Eine Alternative ist der Abbruch des Re-Mapping-
Algorithmus, bevor die DT-Konfiguration nicht mehr auf dem urspriinglich vorgesehe-
nen FPGA platziert werden kann, bzw. die Mitprotokollierung und anschlieende Riick-
nahme der zuletzt ausgefiihrten Re-Mappings von Instanzen hc € HC.

Um die nachfolgende Erldauterung des Verfahren fiir die Ermittlung der effective bud-
get management instance in (Zeile [5]in Algorithmus [5.4) zu vereinfachen, erfolgt nun
zundchst die Betrachtung von zwei budget management Problemen, die bereits ausfiihr-
lich erforscht wurden (Referenzen zu Veroffentlichungen iiber diese und weitere budget
management Probleme findet man z.B. in [GBH*060]).

Ein einfaches budget management Problem ist die Ermittlung des maximal erreichbaren
Wertes fiir die Summe des Delay-Budgets aller Knoten v € V, bezeichnet als effective
budget B. Die im Folgenden mit A,,D(V) bezeichnete optimale budget management in-
stance fiir dieses Problem ist die effective budget management instance, die den maximal
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Algorithmus 5.4 : Der iterativer Re-Mapping-Algorithmus als ausfiihrlicher Pseudo-
Code dargestellt

while true do

Berechne den Slack fiir jeden Knoten in G;

for alle Instanzen hc € HC do

// Plane fur jede Instanz hc das bestmogliche Re-Mapping

states feasipie(hc) =
{x € states(hc)|x # state(hc) A Vv € nodes(hc) : d(v) + s(v) > d(v, x)}
// Nur Re-Mappings fir die der Slack ausreicht werden
betrachtet

bestS tate(hc) = MAXxestates feasine(he)PIC, State(he), x) — wenn statesseqsiple # {}
na sonst

// Wenn vorhanden, plane Re-Mapping mit der groéRten
Auswirkung auf p(HC)

if Yhc € HC gilt bestS tate(hc) = na then
L exit; // Algorithmus ist beendet

else
Ermittle eine effective budget management instance AD(V) fiir G;
for alle Instanzen hc € HC fiir die states jeqsipie # {} do
if Vv € nodes(hc) gilt d(v, bestS tate(v)) < d(v) + Ad(v) then
L state(hc) := bestS tate(hc);

if Es wurde kein Re-Mapping durchgefiihrt then
Bestimme die Instanz hc € HC fiir die ¢(hc, state(hc), bestS tate(hc) =
MiNpeeHC AbestS tatehe)=P(AC , state(hc”), bestS tate(hc’)) gilt und gebe das fiir
die Instanz hc geplante Re-Mapping auf:

| states(hc) := states(hc) \ bestS tate(hc);

erreichbaren Wert fiir das effective budget B zur Folge hat. Fiir das maximal erreichbare
effective budget B, gilt

By, := |AuD(V)| = maxapw)ey|AD(V) (5.13)

wenn ¥ die Menge aller moglichen effective budget management instances fiir G ist.
Abbildung [5.29] verdeutlicht diese Zusammenhénge.

Bei der Ermittlung des maximal erreichbaren Wertes fiir das effective budget wird kei-
ne Gewichtung der Knoten des Graphen G vorgenommen, d.h. es wird implizit davon
ausgegangen, dass ein Budget an jedem Knoten gleichermafen fiir eine Optimierung
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effective
instance | budget
a(v,)/r(v,)/s(v,) [550] 10 ¥ maximum
_ [441] 9 effective
\2/7/5 optimal [332] 8 budget
@ instance [22 3] 7
21715 \ o ool °
3,563,515 8,5
- : [ ]

Abbildung 5.29: Mogliche "effective budget management instances" fiir ein Beispiel aus
[CBSSO2]

verwendet werden kann. Diese Annahme ist bei vielen Optimierungsproblemen, die als
budget management Problem formuliert werden konnen, nicht korrekt. Wenn ein Vektor
w(V) = [ w(vi) w(n) ... w(v,) ] Gewichte fiir die Knoten des Graphen G enthilt,
kann das budget management problem daher alternativ mit dem gewichteten effective
budget Y,;_, Ad(vy) * w(v;) formuliert werden. Eine optimale gewichtete budget mana-
gement instance A,,,D(V) ist dann die effective budget management instance, die den
maximal erreichbaren Wert fiir das gewichtete effective budget zur Folge hat. Fiir das
maximal erreichbare effective budget B,,, gilt

By = |AnD(V)| = maxapew Z Ad(vi) * w(vy) (5.14)
P

, wenn ¥ die Menge aller moglichen effective budget management instances fiir G ist.
Beispiel: Fiir das in Abbildung[5.29gezeigte Beispiel gilt fiir den Fall w(v,) = 2, w(v,) =
2 und w(v3) = 5 die optimale budget management instance A,,,D(V)=[ 0 0 5 ]Jund
somit fiir das maximal erreichbare gewichtete effective budget B,,, = 5.

Um das in Algorithmus [5.4] bendtigte Budget zu berechnen, gehen wir wie in Algorith-
mus [5.5]angegeben vor.

In der For-Schleife ab Zeile [f] wird zunichst fiir jede Komponente C(VC, E€) von
G(V, E) die optimale gewichtete budget management instance A,,, D(V°) ermittelt. Wir
definieren fir ¢(hc,(v), state(hc,(v)), bestS tate(hc,(v))) die abgekiirzte Schreibweise
#(v), um die Notation der fiir diese Ermittlung benétigten Gewichtungsfunktion zu ver-
einfachen.

101



11
12
13
14
15

16

KAPITEL 5. EIN HARD-CORE BASIERTER ANSATZ

Algorithmus 5.5 : Die Ermittlung des Budgets in Algorithmus [5.4]
for alle Komponenten C C G do
Initialisiere die Gewichte w(V¢) « 0;
for alle Knoten v € V€ do
if bestS tate(hc,(v)) # na) then

| w(v) :=log¢(v); // ¢(v): siehe Definition [5.23]
else

| w(v) =0

Ermittle die gewichtete budget management instance A,,, D(V°) fiir C;

Vereinige die budget management instances A,,,,D(V¢) der Komponenten C C G zu der

effective budget management instance AD(V) von G;

for alle Komponenten C C G do

// Setze das Delay-Budget fir alle Knoten der Komponente auf 0,
wenn ein Re-Mapping trotz ausreichend vorhandenem
Delay-Budget innerhalb der betrachteten Komponente nicht
durchgefiihrt werden kann

for alle Knoten v € V€ do

if d(v, bestState(v)) < d(v) + Ad(v) then

if du € nodes(hc,(v)) : d(u, bestS tate(u)) > d(u) + Ad(u) then

for alle Knoten u € VC do

| Ad(u) = 0;

break;

// Starte direkt die ndchste Iteration der
For-Schleife ab Zeile @

Definition 5.23. ¢(v) := ¢(hc,(v), state(hc,(v)), bestS tate(hc,(v))) bezeichnet den Bei-
trag zu ¢,.,, fiir den Fall, dass fiir die Instanz hc,(v) € HC ein Re-Mapping auf die mit
bestS tate(hc,(v)) bezeichnete Hard-Core-Version erfolgt.

Fiir die Festlegung der Gewichte der Knoten v € V¢ definieren wir die folgende Ge-
wichtungsfunktion:

Definition 5.24. w(v) bezeichnet das Gewicht des Knotenv € V

Es gilt w(v) := {Log ¢(v) wennbestS tate(hc,(v)) # na

sonst
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Durch diese Gewichtung ist bei der Ermittlung der gewichteten budget management
instance A,,,D(V®) die Hohe des einem Knoten v € V¢ zugeteilten Delay-Budgets
abhiingig von

e der Topologie des Schaltnetzes, in dem sich der Knoten befindet und

e dem Beitrag zu ¢,,,, den ein Re-Mapping der zu diesem Knoten gehorenden In-
stanz hc,(v) € HC auf die als bestS tate(hc,(v)) fiir das Re-Mapping eingeplante
Hard-Core-Version hitte.

Die Logarithmisierung von ¢(v) sorgt fiir eine additive Metrik an den Knoten v € V¢
der Komponente C(V, E©).

Der Re-Mapping-Algorithmus soll im Folgenden an vier Beispielen erldutert werden,
die unterschiedliche Abldufe im Algorithmus verursachen.

Beispiel 1

Das laufende Beispiel soll nun als erstes Beispiel fiir den Ablauf des Re-Mapping-
Algorithmus herangezogen werden. In der For-Schleife ab Zeile [5|des als Algorithmus
[5.4] abgebildeten Re-Mapping-Algorithmus wird bestS tate(hc) = 1 fiir alle Instanzen
hc € HC bestimmt, da der Slack fiir das Re-Mapping aller Instanzen ausreichend ist.
Als Basis fiir die Ermittlung der budget management instance werden daraufhin in Al-
gorithmus [5.5]in der ersten Iteration des Re-Mapping-Algorithmus die Gewichte wie in
Tabelle [5.3| gezeigt ermittelt.

Der Graph G = (V, E) fiir das laufende Beispiel enthilt zwei Komponenten, im Folgen-
den bezeichnet als

C = (VC, Elc); Vlc = {Apl,Bpl,Cpl,Sl}; EIC = {(Apl,Bpl), (Apl,Cpl), (Cpl,Sl)}
und
C2 = (VCaEg)v V2C = {S29 Cp2’ Dpl’Epla S3}, Eg = {(529 Cp2)7 (sz’ Dpl)a (EplaDpl)7 (Dpl’ S3)}

Fiir diese Komponenten wird in Algorithmus [5.5] jeweils in Zeile [f] eine gewichtete
budget management instance ermittelt. Diese Ermittlung kann z.B., wie nachfolgend
dargestellt, mit dem in [CBSS02] vorgeschlagenen MISA-Algorithmus erfolgen.

Abbildung [5.30|skizziert die Ermittlung einer gewichteten budget management instance
mit dem MISA-Algorithmus fiir die Komponente C,. Wie in Abbildung [5.30] (a) skiz-
ziert, wird fiir diesen Graphen die Differenz € von dem grofiten Slack, der an einem

v Apl Bpl Cpl Si S, sz Dp] S3 Ep]
w(v) 0,032 (0,024 (0,024 |0 0 0,024 (0,032 |0 0,024

Tabelle 5.3: Die Gewichte w(v) fiir alle v € V in der ersten Iteration zu Beispiel 1
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AD=[Ad(S,) =0

Ad(C )=0
(2) 2/5/3 (2) 4/7/3 @ p2
@ (2) 6/9/3 (1) 7/10/3 23E2p1)) = 8
) 2715 Ad(Sp; = 0]
€=2 ’
(a) ]
A ¢ AD=[Ad(S,) =0
@ Ad(C)=0
(2) 2/5/3 @ @ Ad(Dp.l) =0
(2) 6/9/3 (1) 7/10/3 Ad(E 1) =2
p
=3 @) 41713 Ad(S,) =0]
0 ey
0,5
MWIS=(C,,. E, }
(b) M
{} AD=[Ad(S,) =0
Ad(C ) =3
Ad(D _)=0
(2) 2/12/0  (5) 7/710 p1
@ Ad(E_)=5
(2)9/9/0 (1) 10/10/0 Ad(sp) -0 ]
) =

(7) 71710

(©

Abbildung 5.30: Der MISA-Algorithmus [CBSSO2] wird fiir den Graphen C, € G

durchgefiihrt

Knoten annotiert wurde, in diesem Fall dem Wert 5, und dem zweitgroten Slack, hier
dem Wert 3, gebildet. In [[CBSS02]] wird ausfiihrlich gezeigt, dass an den Knoten, an
denen nicht der grofite Slack annotiert ist, also in @ (a) an den Knoten S5, Cp, Dp;
und § 5 der Slack nicht reduziert wird, wenn an den Knoten mit dem groften Slack, hier
nur E,;, der Slack um einen Wert < e reduziert wird. Als Ergebnis der ersten Itera-
tion des MISA-Algorithmus wird daher dem Knoten E,; der volle Umfang von € als

Delay-Budget zugewiesen. Zu Beginn der zweiten Iteration gilt
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AnD(VE) =[ Ad(S2) =0 Ad(Cp) =0 Ad(D,))=0 Ad(E,)=2 Ad(S;)=0]

In der zweiten Iteration des MISA-Algorithmus ist an jedem Knoten der gleiche Slack
annotiert. Fiir diesen Fall ist der zweitgroBte Slack mit O definiert und € entspricht, wie
in Abbildung [5.30](b) skizziert, dem an den Knoten annotierten Slack. Da hier an mehr
als einem Knoten der ,,groBte* Slack annotiert ist, darf an allen Knoten der Slack in
der Schaltung insgesamt nur um einen Wert < e reduziert werden. Da eine Auswirkung
der Reduzierung des Slacks an einem Knoten v auf einen Knoten u# nur dann moglich
ist, wenn es entweder einen Pfad von v nach u oder einen Pfad von u nach v gibt,
kann der Slack an voneinander unabhéngigen Knoten gleichzeitig reduziert werden. Fiir
den Graphen in Abbildung (b) kann der Slack somit einzeln an jedem Knoten,
oder gleichzeitig an den Knoten S, und E,joder gleichzeitig an den Knoten C,, und
E,; reduziert werden. Durch die oben definierte Gewichtungsfunktion, wird von den
unabhiingigen Mengen (S}, {Cpa} {Epn}. Dy}, (S5}, (S 2, Epi) und (Cpz. Ep1} die Menge
{C)2, E1} ausgewiihlt, da sich nach der Aufsummierung der Gewichte fiir die Knoten
dieser Menge mit w(C ) +w(E,;) = 0,047 das hochste Gewicht ergibt. Diese Menge ist
somit die maximal gewichtete unabhédngige Menge (In [CBSS02] als MWIS (maximum
weighted independent set) bezeichnetﬂ Als Ergebnis der zweiten Iteration des MISA-
Algorithmus wird den Knoten E,; und C,, der volle Umfang von € als Delay-Budget
zugewiesen. Zu Beginn der dritten Iteration gilt

AmD(VE) = [ Ad(S2) =0 Ad(Cpo) =3 Ad(Dp)) =0 Ad(E,)=5 Ad(S3)=0]

Und der MISA-Algorithmus wird beendet, da kein weiterer Slack in der Schaltung vor-
handen ist. Abbildung [5.31]skizziert die Durchfiihrung des MISA-Algorithmus fiir die
Komponente C; C G. Fiir eine ausfiihrliche Erlduterung des MISA-Algorithmus sei an
dieser Stelle auf die Veroffentlichung [CBSS02] zu diesem Algorithmus verwiesen.

Die fiir die Komponenten des Graphen G(V, E) ermittelten gewichteten budget mana-
gement instances werden in Algorithmus [5.5]in Zeile [6] zunéchst zu einer budget ma-
nagement instance AD(V) des gesamten Graphen G(V, E) vereinigt. Fiir das laufende
Beispiel entsteht somit die budget management instance
AD(V)= [ Ad(A,))=0 AdB,)=7 Ad(C,))=5 Ad(S;)=0 Ad(S,)=0
Ad(Cp) =3 Ad(D,))=0 Ad(S3)=0 Ad(E,)=5 ]

In der For-Schleife ab Zeile [ in Algorithmus [6 wird fiir jede Komponente tiberpriift,
ob ein Re-Mapping, fiir das ein ausreichendes Delay-Budget innerhalb der Komponente
vorliegt, aufgrund eines nicht ausreichenden Delay-Budgets an einem Knoten auBerhalb
der Komponente nicht durchgefiihrt werden kann.

’Da das Problem der Ermittlung dieser Menge fiir generelle Graphen NP-Hard ist, wird in [CBSS02|
zundchst ein transitiver Graph G,(€) erzeugt. Die Ermittlung der maximal gewichteten Unabhéngigen
Menge ist dann optimal in O(ne log(n®/e)) Schritten losbar, wobei n die Anzahl der Knoten und e die
Anzahl der Kanten in dem Graphen bezeichnet. Fiir die Verbesserung der Laufzeit wird in [CBSS02]
eine Heuristik vorgeschlagen, die in [Moh85]] beschrieben wird und maximal O(n log n) Schritte bend-
tigt.
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AD=[ Ad(Am) =0
Ad(Bm) =0
@) 2/7/5 Ad(Cm) =0
() 49/5 (1) 5/10/5 Ad(S,) =0]
€=2
@) B
-
AD=[ Ad(Am) =0
Ad(Bm) =2
Ad(Cm) =0
@) 2/7/5 Ad(S,) = 0]
€=5 () 49/5 (1) 5/10/5
G,(¢) o 8,)
e-9
MWIS=(B,,.C,}
(b) B
AD=[ Ad(Am) =0
Ad(Bm) =7
Ad(Cm) =5
(2) 2/2/0 Ad(S1) 0]

(7) 9/9/0 (1) 10/10/0

(©

Abbildung 5.31: Der MISA-Algorithmus [CBSS02] wird fiir den Graphen C; c G

durchgefiihrt.

Fiir das Re-Mapping der Instanzen B und C ist das Delay-Budget innerhalb der Kom-

ponente C; des laufenden Beispiels ausreichend, da

d(By1, 1) < d(Bpy,0)+Ad(B,;) und d(Cpy, 1) < d(C,p1,0)+Ad(C,y) gilt (vgl. Tabelle

lauf Seite 83). Fiir das Re-Mapping
state(B) = 1 und state(C) = 1

liegt daher innerhalb der Komponente C, ein ausreichendes Delay-Budget vor. Der ein-
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zige Knoten, der von diesem Re-Mapping betroffen ist und auBBerhalb der Komponente
C, liegt, ist der Knoten C),. Auch das Delay an diesem Knoten ist fiir das Re-Mapping
ausreichend, da d(C, 1) < d(C)»,0) + Ad(C)) gilt. Die For-Schleife ab Zeile @ wird
somit nicht ausgefiihrt.

Auch bei der Uberpriifung der Komponente C, wird die For-Schleife ab Zeile |§I nicht
ausgefiihrt. Innerhalb dieser Komponente liegt fiir das Re-Mapping

state(C) = 1 und state(E) = 1

ein ausreichendes Delay-Budget vor. Der einzige Knoten, der von diesem Re-Mapping
betroffen ist und auBlerhalb der Komponente C, liegt, ist der Knoten C,;. Auch das
Delay an diesem Knoten ist fiir das Re-Mapping ausreichend, da d(C,, 1) < d(Cp,;,0) +
Ad(C ) gilt.

Nach der Ausfiihrung von Algorithmus [5.5| wird ab Zeile [5]in Algorithmus [5.4] fiir jede
Instanz hc € HC das geplante Re-Mapping state(hc) := bestS tate(hc) durchgefiihrt,
wenn die ermittelte budget management instance dies zulédsst. Das Re-Mapping fiir das
laufende Beispiel entspricht dem Re-Mapping aus Abbildung [5.25 auf Seite 90| und so-
mit dem optimalen Re-Mapping fiir das vorliegende Problem. Da in der nichsten Itera-
tion des Re-Mapping-Algorithmus fiir keine Instanz hc € HC ein weiteres Re-Mapping
durchgefiihrt werden kann, wird der Algorithmus in Zeile [5] beendet. Abbildung [5.32]
lauf der nichsten Seite| skizziert den Ablauf des Re-Mapping-Algorithmus fiir das erste
Beispiel.

Beispiel 2

Um die Arbeitsweise des Algorithmus iiber mehrere Iterationen und die Auswirkung
der For-Schleife ab Zeile E] in Algorithmus @] zu verdeutlichen, soll das laufende Bei-
spiel leicht verdndert werden. Fiir Beispiel 2 sollen, abweichend von den in Tabelle [5.2]
angegebenen Werten, die in Tabelle[5.4]angegebenen Werte gelten. Aus der
Verinderung von p(D, 0DT) entsteht eine Verdnderung fiir ¢(D, 0, 1), die sich im weite-
ren Verlauf des Algorithmus auf das Gewicht des Knoten D,,; auswirkt. Abbildung[5.33]
zeigt den Ablauf des Re-Mapping-Algorithmus unter diesen Voraussetzungen.

In Beispiel 2 wird aufgrund der verdanderten Gewichtsverteilung fiir die Komponente C,
die gewichtete budget management instance

AuuD(VE) =[ Ad(S2) =0 Ad(Cp) =0 Ad(Dp) =3 Ad(E,)=2 Ad(S3)=0]

ermittelt und mit der im Vergleich zu Beispiel 1 unveridnderten gewichteten budget ma-
nagement instance A,,,D(VC) zu der effective budget management instance

AD(V)= [ Ad(A,1))=0 Ad(B,)=7 Ad(C,))=5 AdS:)=0 Ad(S,)=0
Ad(C) =0 Ad(Dp)=3 Ad(S3)=0 Ad(E,)=2 ]
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I@alei Majpirg o
\ ; o
‘ state(A)  state(C) (1y31o7 Q
0-DT  [0-DT | ° I
| 1 ¥ - (2) 2175 o
; ] S
| state(B) | state() | "E’ (2)4/9/5 (1)5/10/5 g
Hed | ©DT DT | =
i i > =}
I Y R
' [0DT | 2) 6913 (1)710/3
| el (2) 2775 Format der Annotationen:

(d (V) +d,,(v)) a(v) I r(v) I s(v)

1. lteration l

\ Ap1 Bm Cp1 S1 Sz sz Dp1 Ss Ep4
w(v) 10,032 0,024 (0,024 |0 0 0,024 0,032|0 0,024 \
AMvwOo |7 5 0 o |3 0o o 5

Mapping nach 1. Iteration

[ —
state(A) i state(C) | |
\ 0-DT \ (7)y9/101 Q
| 3 _ ? ) 2/311 'q')
| £
| fstate(B)  state(D) | | Q ©)8/91  (1)9/10/1 E=
HC , Eo1 by | E 3
i i — =
R - () @ 3
state(E) E @220 (5)7/700 @ 3
| 1-DT | 2) 9/9/0 (1) 10/10/0
L= (6)6/7/1 Format der Annotationen:

(dy (V) +d (V) av) /r(v) I s(v)

2. lteration 1

v Ap1 Bm Cp1
w(v)
Ad(v) - - - - - - - - -

o
o
o
o
o
o
o
o
o

Abbildung 5.32: Der Ablauf des Re-Mapping-Algorithmus fiir Beispiel 1

vereinigt. Das optimale Re-Mapping in Bezug auf diese effective budget management
instance zeigt Abbildung |5.28 auf Seite 97| Da fiir das Re-Mapping state(B,;) = 1
und state(Cp,;) = 1 innerhalb der Komponente C, ein ausreichendes Delay-Budget vor-
liegt, aber ein Re-Mapping der Instanz C nicht moglich ist, weil d(C,, 1) > d(C)»,0) +
Ad(C,,) gilt, wird innerhalb der For-Schleife ab Zeile |§| in Algorithmus @ bei der Be-
trachtung der Komponente C das Delay-Budget fiir alle Knoten v € V auf 0 gesetzt.
Die verdnderte budget management instance

AD(V)= [ AdA,))=0 Ad(B,)=0 Ad(C,)=0 Ad(S)=0 Ad(S,)=0
Ad(Cp) =0 Ad(D,))=3 Ad(S3)=0 Ad(E,)=2 ]

lasst daraufhin in der ersten Iteration des Re-Mapping-Algorithmus nur ein Re-Mapping
der Instanz D zu. In der zweiten Iteration des Re-Mapping-Algorithmus reicht der Slack
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Initiales Mapping

\ \
state(A) state(C) (1)31or7 8
' o-DT 0-DT| | ° i
| | ; @) 21715 P
IS
| state(B)  state(D) = | 2 (2)419/5 (1) 5/10/5 =
Hc< , bt  [o-DT S o
\ \ o =
| g [ £ ©@)21513  (2) 41713 3|
state(E) @© =
| | 0-DT | @ @693  (1)7/103
Format der Annotationen:
L — @275 (g () +dyv)) av) /1) I s)
1. Iteration l
\4 Ap1 Bp1 Cp1 S1 Sz sz Dp1 Sa Ep4
w(v) 0,032 0,024 |0,024 |0 0 0,024 |0,051|0 0,024 ‘
Ad(v) |0 0 0 0 0 0 3 0 2
Mippin_g nﬂ:h 1_.IteEtion_
| state(A) state(C)§ | o
' b1  [0DT ! =
i o I
| | 1 Q
i IS
| | state(B) state(D) | | g (2)4/9/5 (1)5/10/5 =
He< | DT [T - 3
S 3 S
state(E) % (2)2/31  (2)4/5/1 o
' 0-DT | 4) 891 (1) 910/
L= — Format der Annotationen:
@2 (g )+ d, ) &) ITv) I 's(v)
2. lteration 1
\ Ap1 Bp1 Cp1 S1 Sz sz Dp1 Sa Ep4
w(v) 0,03200240 [0 0 [0 o o p ]
AMW[E 2 0 0o o 1 o o 3
Mippin_g nﬂ:h 2_.IteEtion_
\ ‘
state(A) state(C) |
" HoDT 0-DT (1)5110/5 Q
| 3 C“’ (@) 41713 :]I,
| | state(B) state(D) - o (2)6/9/3 (1)7/110/3 E
Hc< , b1  [-DT E i
| T g
|- 2 =
E (2)2/3/1  (2)4/5/1 19
| 4) 8o (1)9Mon
KL T - = (2)2/5/3 Format der Annotationen:
(de(v) +d (V) a)/r(v)/s(v)
3. Iteration 1
v Ap1 Bp1 Cp1 S1 Sz sz Dp1 Ss Ep4
w(v) [0 o o Jo o o o o o ]
MV | - | - | - | - -1 -1-1T-71-

Abbildung 5.33: Der Ablauf des Re-Mapping-Algorithmus fiir Beispiel 2
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hceHC | p(hc,0DT) | p(hc,1DT) qb(hc,O,l):=p(hc’1DT)
p(hc,0DT)

A 0,92 0,99 1,076

B 0,9 0,95 1,056

C 0,9 0,95 1,056

D 0,88 0,99 1,125

E 0,9 0,95 1,056

Tabelle 5.4: Zu Beispiel 2: p(hc,0DT) und p(hc, 1DT) sowie der daraus resultierende
Faktor ¢(hc, 0, 1) fiir alle Instanzen hc € HC

an den Knoten des Graphen G nur fiir das Re-Mapping der Instanzen A und B. In Algo-
rithmus [5.5| wird daher die budget management instance

AD(V)= [ AdA,))=5 AdB,)=2 AdC,)=1 AdS)=0 Ad(S,)=0
Ad(Cp) =0 Ad(D,1))=3 Ad(S3)=0 Ad(E,)=3 ]

ermitteltﬂ Die den Knoten zugewiesenen Delay-Budgets lassen nun ein Re-Mapping
der Instanz A zu. Da in der néchsten Iteration des Re-Mapping-Algorithmus fiir keine
Instanz hc € HC ein weiteres Re-Mapping aufgrund des vorhandenen Slacks moglich
ist, wird der Re-Algorithmus beendet.

Beispiel 3

Ein weitere interessanter Ablauf des Re-Mapping-Algorithmus entsteht, wenn zusétz-
lich zu den fiir Beispiel 2 erfolgten Anderungen gegeniiber dem laufenden Beispiel eine
Veridnderung von d(C),, 1) und daraus resultierend vonAd(C,,,0,1) = 1 entsprechend
den Angaben in Tabelle [5.5] vorgenommen wird.

Abbildung [5.34] zeigt den Ablauf des Re-Mapping-Algorithmus fiir Beispiel 3. In der
zweiten Iteration sorgt die Gewichtsverteilung dafiir, dass der verbleibende Slack - ab-
weichend von Beispiel 2 - fiir das Re-Mapping der Instanzen B und C genutzt wird.

3Die Delay-Budgets fiir die Knoten v € V2C konnen sich je nach Vorgehen des MISA-Algorithmus
bei gleichgewichteten unabhingigen Knotenmengen von den hier angenommenen unterscheiden. Da
diese Budgets in keinem Fall fiir ein Re-Mapping ausreichend sind, @ndert sich fiir den Re-Mapping-
Algorithmus auch bei einer abweichenden Budget-Verteilung fiir diese Knoten nichts.
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Initiales Mapping

\ \
state(A) state(C) (1)31or7 8
| DT 0-DT | f
o
| | ; @) 21715 P
IS
| state(B)  state(D) = | 2 (2)419/5 (1) 5/10/5 =
HC< | DT 0BT = 8
g E
| g [ = (2)2/513 (241713 @
state(E) @© et
| | 0-DT | @ @693  (1)7/103
Format der Annotationen:
L — @275 (g () +dyv)) av) /1) I s)
1. Iteration l
v Ap1 Bp1 Cp1 S1 Sz sz Dp1 Ss Ep4
w(v) 0,032 0,024 |0,024 |0 0 0,024 (0,06 |0 0,024|
Ad(v) |0 0 0 0 0 0 3 0 2
Mippin_g nﬂ:h 1_.IteEtion_
| state(A) state(C)§ | o
' o-DT 0-DT | =
‘ ; ‘ o I
; I OE)
| |state(B) : state@F | 2 2)4/9/5 (1) 5/10/5 =
HC< | DT o1 £ 3
s o 5
state(E) % (2)2/311  (2)4/5/1 5]
| © 0-DT \ 4)8/9/1 (1)910/1
L= — Format der Annotationen:
@2 (g )+ d, ) &) ITv) I 's(v)
2. lteration 1
\ Ap1 Bp1 Cp1 S1 Sz sz Dp1 sa Ep4
w(v) (0,032 |0,024 0,024 |0 0 0,024 |0 0 0 |
MV 7 B 0 0o 1 0o o 3
Mippin_g nﬂ:h 2_.IteEtion_
\
state(A) state(C) | o
| DT 1-D7] | S
\ | C“’ () 21311 :]'_,
| | state(B) state(D) | | o (6)8/9/1 (1) 9/10/1 E
He< | [BT DT - =
— —
. S 2
= (2)2/2/0  (3) 5/5/0 0]
| ® -
| @ (4)9/90 (1) 10/10/0
KL o - (2)2/5/3 Format der Annotationen:
(de(v) +d (V) a)/r(v)/s(v)
3. Iteration 1
v Ap1 Bp1 Cp1 S1 Sz sz Dp1 Ss Ep4
w(v) [0 0 0 o o o o o o ]
Ad(v) | - - T -T-1-1T-1T-7T-

Abbildung 5.34: Der Ablauf des Re-Mapping-Algorithmus fiir Beispiel 3
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Pfad Delay in Delay in Zusitzlich erforderliches Delay fiir
0-DT-Version von v | 1-DT-Version von v |eine Anderung von state(hc (v))
VEV ,, | d(v,0) d(v,1) Ad(v,0,1)
:=d(v,1)=d(v,0)
4, 1 3 2
B, 1 7 6
C, 1 5 4
C,, 1 2 1
D, 1 3 2
E, 1 5 4

Tabelle 5.5: Zu Beispiel 3: Die Verzogerungszeiten der Knoten v € Vyy,, und das zusitz-
lich erforderliche Delay fiir ein Re-Mapping

Beispiel 4

Der Re-Mapping-Algorithmus hat fiir alle bisher gezeigten Beispiele das optimale Re-
Mapping nach Definition [5.14 auf Seite 93| ermittelt. Die Heuristik liefert aber fiir
umfangreichere Graphen in der Regel keine optimale Losung, da bei der Vergabe des
Delay-Budgets an einen Knoten im Re-Mapping-Algorithmus nur die Komponente des
Graphen betrachtet wird, in der sich dieser Knoten befindet. Im Folgenden wird zur Ver-
anschaulichung ein einfaches Beispiel konstruiert, fiir das der Re-Mapping-Algorithmus
ein Re-Mapping ermittelt, das nicht optimal ist.

Wir verdndern dazu das laufende Beispiel erneut und ersetzen einige der in Tabelle[5.2]
angegebenen Werte. Abbildung [5.35] zeigt den Ablauf des Re-Mapping-
Algorithmus fiir Beispiel 4. Die in Tabelle [5.6] angegebenen Werte fithren zu der in
Abbildung[5.35]in der 1. Iteration angegebenen Gewichtung.

Wie bereits zu Beginn von Abschnitt [5.3.3] erldutert, gibt es fiir das laufende Beispiel
verschiedene Moglichkeiten fiir ein Re-Mapping, das nach Definition [5.9 auf Seite 83|
timing-closure friendly ist. Eine Moglichkeit fiir ein Re-Mapping zeigt Abbildung[5.25]
eine andere Moglichkeit wurde in Abbildung[5.26] vorgestellt.

Wie leicht iiberpriift werden kann, ergibt sich der maximal mogliche Wert fiir ¢,., mit
den verinderten Werten aus Tabelle [5.6/ und somit das optimale Re-Mapping nach De-
finition [5.14 auf Seite 93] wenn das Re-Mapping entsprechend Abbildung [5.26| durch-
gefiihrt wird. In diesem Fall gilt

Poes = P(A,0,1) x ¢(D,0,1) = 1,17 = 1,21.
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hceHC | p(hc,0DT) | p(hc,1DT) qb(hc,O,l):=p(hc’lDT)
p(hc,0DT)
A 0,9 0,99 1,1
B 0,9 0,95 1,056
C 0,9 0,95 1,056
D 0,9 0,99 1,1
E 0,9 0,95 1,056

Tabelle 5.6: Zu Beispiel 4: p(hc,0DT) und p(hc, 1DT) sowie der daraus resultierende

Faktor ¢(hc, 0, 1) fiir alle Instanzen hc € HC

Das iiber den Re-Mapping-Algorithmus ermittelte Re-Mapping (siehe Abbildung [5.35))

ist nicht optimal nach Definition [5.14} Fiir ¢, gilt bei diesem Re-Mapping
Pees = P(B,0,1) % $(C,0,1) x $(E,0,1) = 1,056 ~ 1,18
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Initiales Mapping
\ : -
| state(A) state(C) (yanorr o
0-DT 0-DT ‘ o |
| | N - @ 2715 o
i , £
| state®)  state(D) | g (2)4/9/5 (1) 5/10/5 =
HC< , obm ‘ = B
\ H .2 :
| e [ E @253 (24713 @ @ 8
| | [0-DT \ 2) 693 (1)7110/3
[

| @275 Format der Annotationen:

(d (V) +d,, (V) av)/r(v)/s(v)
1. lteration 1

\ Ap1 Bm Cp1 S1 Sz sz Dp1 Ss Ep4
w(v) |0,041 0,024 (0,024 |0 0 0,024 0,041|0 0,024 \
AMvwOo |7 5 0 o |3 0o o 5

Mapping nach 1. Iteration

[ —
state(A) i state(C) | |
| b1  [1-DT] | (7 er1on 2
| 3 a C“> ) 2/311 'q'_)
£
| JSESER  state(D) | | g ©)8/91  (1)9/10/1 E=
HC< 1-DT . 10-DT| : = -
| | Oz s) 2
\ \ 2 &
state(E) E @220 (5)7/700 @ 3
| [1-DT | 2) 9/9/0 (1) 10110/0
L= _ | (6)6/7/1 Format der Annotationen:

(dgg(v) +d, (V) a(v) I r(v) I s(v)

2. lteration 1

v Ap1 Bm Cp1
w(v)
Ad(v) - - - - - - - - -

o
o
o
o
o
o
o
o
o

Abbildung 5.35: Der Ablauf des Re-Mapping-Algorithmus fiir Beispiel 4

5.4 Programmierung teildefekter FPGAs in der
Serienproduktion

Wenn in der Serienproduktion fiir jedes FPGA eine Defect Map vorliegt, kann - anhand
der tiber die in die DT-Konfiguration eingesetzten DT-Hard-Core- Versionen bekannten
Informationen - ermittelt werden, ob die Defekte ausgeglichen werden konnen. Wenn
dies der Fall ist, muss eine Auswahl der speziell fiir das vorliegende FPGA einzuset-
zenden Varianten der Versionen erfolgen. Beide Schritte konnen bei dem Hard-Core
basierten Verfahren, wie im Folgenden dargestellt, mit einem geringen Zeitaufwand
durchgefiihrt werden.

114



KAPITEL 5. EIN HARD-CORE BASIERTER ANSATZ

Wie in Abbildung [5.36] skizziert, konnen n-DT-Versionen in einigen Féllen mehr als n
defekte Logikblocke ausgleichen. Bei der hier skizzierten 1-DT-Version, ein Beispiel,
das bereits in Abbildung [5.9 auf Seite 67| zur Verdeutlichung der Erstellung einer n-
DT-Version verwendet wurde, kommunizieren die rund dargestellten Logikblocke tiber
spezielle Direktverbindungen miteinander und miissen daher direkt {ibereinander ange-
ordnet sein. Die erstellten Varianten fiir diese 1-DT-Version erlauben in jedem Fall den
Ausgleich von einem defekten Logikblock. Es konnen allerdings in giinstigen Fillen bis
zu vier defekte Logikblocke ausgeglichen werden. Fiir die Uberpriifung, ob ein FPGA
mit defekten Logikblocken genutzt werden kann, ist es daher nicht ausreichend, die
Anzahl der Defekte innerhalb eines n-DT-Bereiches in der DT-Konfiguration zu iiber-
priifen. Die zu jedem Logikblock gespeicherte Information, welche Varianten fiir den
Fall, dass dieser Logikblock defekt ist, genutzt werden konnen, ist in Abbildung[5.36]in
Form einer Tabelle dargestellt. Diese Informationen, die aus Abbildung [5.10] auf Seite
@]ubernommen wurden, konnen verwendet werden, um iiber die Bildung einer Schnitt-
menge die einzusetzende Variante zu ermitteln. Es sei

e D die Menge aller Defekte d € D die in der Defect Map verzeichnet sind,

e [ die Menge aller Instanzen i € I von Hard-Core-Versionen, die in der DT-
Konfiguration enthalten sind,

e defectsin(i) C D eine Menge, in der alle Defekte enthalten sind, die im Bereich
der Instanz i € [ liegen,

o X,in(D) (Y,in(0)) die am weitesten links (oben) und X,,,,.(0) (Y,,.x(1)) die am weites-
ten rechts (unten) gelegene Koordinate einer Instanz i € I,

e X(d) (Y(d)) die x-(y-)Koordinate eines Defektes d € D und

e [ookup(i, X, Y) die Menge aller Varianten der Instanz i € I, die den Logikblock an
der angegebenen Position nicht verwenden.

Die Menge der Varianten, die verwendet werden kann, um die in einer Instanz i € [
liegenden defekten Logikblocke defectsIn(i) C D auszugleichen, kann dann als

{lookup(i, X(d;) = Xnin(), Y(d1) = Yin(i))N
lookup(i, X(dy) — Xpin(i), Y(d2) = Yonin(D))N
..M

lookup(i, X(d,) = Xin(0), Y(d,) = Yyin(0))}

beschrieben werden, wenn es n Defekte im Bereich der Instanz gibt.
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Beispiel:

Fiir die in Abbildung [5.36] dargestellte 1-DT-Version kann, bei der abgebildeten Plat-
zierung einer Instanz i dieser Version in der DT-Konfiguration (derart dass X,,;,(i) = 6
und Y,,;,(i) = 2 gilt), die zweite Variante genutzt werden, wenn auf dem FPGA defekte
Logikblocke an den abgebildeten Positionen d1 : X7Y2,d2 : X7Y5 und d3 : X3Y7
vorliegen. In diesem Fall befinden sich zwei Defekte im Bereich der Instanz, somit gilt:

{lookup(i,7 — 6,2 —2) N lookup(i,7 — 6,5 — 2)}
{lookup(i, 1,0) N lookup(i, 1,3)} =

{2} n{2;4}} = {2}

Der Algorithmus [/|iberpriift, ob ein FPGA mit defekten Logikblocken genutzt werden
kann und ermittelt die fiir die in der DT-Konfiguration enthaltenen Instanzen einsetzba-
ren Varianten. Die folgenden Vereinbarungen erleichtern die Darstellung des Algorith-
mus als Pseudocode:

e variante(i) bezeichnet die in der DT-Konfiguration eingesetzte Variante der In-
stanzie .
Beispiel: Fiir die in Abbildung|[5.36| dargestellte Instanz i gilt vor dem Austausch
der Variante variante(i) = 1 und nach dem Austausch variante(i) = 2.

e blockS tatus(i,v, X, Y) gibt ,,used* zuriick, wenn der Logikblock der Instanz i in
der Variante v an der angegebenen Position verwendet wird, sonst ,,unused*.
Beispiel: Fiir die Instanz in Abbildung 5.26 gilt blockS tatus(i, 1,0,0) = unused,
da der Logikblock X0YO in der Variante 1 nicht verwendet wird.

e head(X) bezeichnet das erste Element einer Liste X
Beispiel: Fiir die Instanz in Abbildung[5.36]kann die erste der unter lookup(i, 1, 3)
gespeicherten Varianten, die den Logikblock X1Y3 nicht nutzen, angegeben wer-
den mit head(lookup(i, 1, 3)) = head(2,4) = 2.

e Die Partitionen einer partitionierten Version (vgl. Abbildung [5.7 auf Seite 63))
werden in der DT-Konfiguration als einzelne Instanzen betrachtet.

Nach der Initialisierung der Mengen de fectsIn(i) und variante(i) fiir alle i € I wird in
der For-Schleife in den Zeilen 7-15 jeder Defekt genau der Instanz i € [ zugeordnet,
in deren Bereich er sich befindet. Die Anweisung ,,break;” in Zeile 12 sorgt dafiir, dass
nach der Zuordung eines Defektes zu einer Instanz die innere For-Schleife beendet wird,
da jeder Defekt nur innerhalb genau einer Instanz auftreten kann.

Wenn sich nur ein Defekt in dem Bereich einer Instanz befindet, ist die Ermittlung ei-
ner Variante, die diesen Defekt ausgleichen kann, aufgrund der gespeicherten Varianten
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1-DT-Version
Varianten, die
Xovo Logikblock-| diesen Logikblock
Koordinate | nicht verwenden
X0YO0 1
X1Y0 2
X1Y4 X0Y1 3 .
X1Y1 4 X = defekter Logikblock
Varianten der Version X0Y2 13
6) 9] X1Y2 2:4
EE o0 X0Y3 1;3
g 8 X1Y3 2:4
o 9 X0Y4 1:3 Austausch der Variante
X1Y4 2:4
1 2 d
—s T xoyo DT-Konfiguration DT-Konfiguration
0 o [
(o) 6] Xmin(i)=6,
o) 3) Ymin(i)=2 O
5 5 =HE =
0 o
3 4 o
) Xmax(i)=7, o
Ymax(i)=6
X9Y9

Abbildung 5.36: Die Spezialisierung der DT-Konfiguration durch den Austausch der
Varianten fiir die Hard-Core-Version aus Abbildung

in lookup(.), durch eine einfache Errechnung der Koordinaten innerhalb der Instanz
und der Auswabhl der ersten aufgefiihrten Variante mit head(lookup(.)) moglich (Zeilen
18 - 21). Wenn mehr als ein Defekt innerhalb des Bereiches der Instanz liegen (d.h.
|defectsIn(i)| > 1), wird der Suchbereich fiir eine passende Variante in der For-Schleife
zwischen Zeile 24 und 36 auf genau die Varianten beschrinkt, die den ersten Defekt aus
der Menge defectsIn(i) ausgleichen konnen. Fiir die Suche einer passenden Variante
sind dadurch maximal n % (x — 1) Vergleiche notwendig, wenn n die Anzahl der Vari-
anten im Suchbereich und x die Anzahl der Defekte innerhalb der Instanz bezeichnet.
Der in Zeile 25 initial mit ,,true* belegten Variablen ,,variantelsUsable*, wird in Zeile
28 ,.false* zugewiesen, sobald ein defekter Logikblock von der untersuchten Variante
verwendet wird. Nur, wenn alle defekten Logikblocke innerhalb der untersuchten Vari-
ante nicht verwendet werden, wird diese Variante in Zeile 33 fiir die aktuell betrachtete
Instanz ausgewihlt. Sobald fiir eine der in der DT-Konfiguration enthaltenen Instanzen
i € I keine passende Variante ermittelt werden konnte, wird der Algorithmus in Zeile
39 abgebrochen. Das vorliegende FPGA ist in diesem Fall nicht verwendbar.

Wenn der Algorithmus erfolgreich durchgefiihrt wurde, ist die Variable ,,variantelsU-
sable* mit ,,true* belegt. In diesem Fall wurde fiir alle Instanzen i € I eine passende
Variante ermittelt und unter variante(i) gespeichert.
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Algorithmus 5.6 : Ermittlung der einzusetzenden Varianten

// Initialisierung
1 for jede Instanz i € I do
defectsIn(i) = {};
L variante(i) = bereits in die DT-Konfiguration eingesetzte Variante;

// Defekte den Instanzen zuordnen

for jeden Defekt d € D do
for jede Instanz i € I do
if (X,,(0) < X(d) £ Xppor(D) and (Y,,;,(0) < Y(d) < Y,0x(0)) then
L | defectsin(i) = defectsIn(i) U d; break;
// Ermittlung einer Variante zum Ausgleich der Defekte
for jede Instanz i € I do
if |defectsin(i)| = 1 then
d = head(defectsIn(i));
variante(i) = head(lookup(X(d) — X,,in(1), Y(d) — Y,in(0)));
| variantel sU sable = true,
else if |defectsIn(i)| > 1 then
d1 = head(defectsIn(i)); for v = (jede Variante
v € lookup(X(d) = Xpin(i), Y(d) = Yyin(i))) do
variantel sU sable = true; for jeden d € de fectsIn(i)\head(defectsIn(i)))
do
if blockS tatus(i, v, X(d) — X,,,;,(D), Y(d) — Y,,;»(I)) == used then
L variantel sU sable = false; break;
if variantelsU sable == true then
variante(i) = v,
break;
// Keine passende Variante vorhanden: Abbruch
if variantelsUsable==false then
L exit;
5.5 Zusammenfassung

Zu Beginn dieses Kapitels wurde ein grober Uberblick zu dem vorgeschlagenen Hard-

Core

basierten Ansatz vorgestellt. Im weiteren Verlauf wurden dann die einzelnen

Komponenten dieses Ansatzes erldutert. Neben der Bereitstellung von DT-Hard-Core-
Versionen durch die IP-Anbieter wurde die Erweiterung des Design-Flows um einen Re-
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Mapping-Algorithmus ausfiihrlich dargestellt. Die im letzten Abschnitt dieses Kapitels
vorgestellte Programmierung der teildefekten FPGAs in der Serienproduktion wurde
durch die vorhergehenden Phasen des Ansatzes derart vereinfacht, dass die Erstellung
eines speziellen Bitstreams fiir ein FPGA mit defekten Logikblocken mit einem gerin-
gen Zeitaufwand erfolgen kann.
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6 Bewertung des Ansatzes

In diesem Kapitel wird der Hard-Core basierte Ansatz aus verschiedenen Perspekti-
ven bewertet. Neben der im néchsten Abschnitt diskutierten Verbesserung der Ausbeute
durch den Ansatz, die vor allem fiir den FPGA-Hersteller von Interesse ist, sind die zu-
siatzlichen Kosten fiir den Kunden des FPGA-Herstellers interessant, der den Hard-Core
basierten Ansatz fiir eine Serienproduktion einsetzen mochte. Ein Ansatz fiir die Mo-
dellierung der eingesparten Kosten bei der Verwendung von defekten FPGAs wird in
Abschnitt [6.2] vorgestellt.

Zum Abschluss des Kapitels erfolgt in Abschnitt [6.3] ein ausfiihrlicher Vergleich des
Hard-Core basierten Ansatzes mit den in Kapitel ] vorgestellten vergleichbaren Arbei-
ten.

6.1 Verbesserung der Ausbeute

Wenn wir von einem Yield beziiglich der random defects Ygranpoy zZwischen 50% und
80% fiir ein FPGA in der Herstellung ausgehen und fiir eine grobe Abschitzung der
durchschnittlichen Anzahl von Defekten auf dem FPGA A das Poisson-Modell, also
Yranpom = €%, verwenden, konnen wir den minimalen Wert fiir A als

Ain = —1n0,8 (6.1)

und den maximalen Wert fiir A als

Amax = —1n0,5 (6.2)

angeben. Wenn wir weiterhin davon ausgehen, dass die durchschnittliche Anzahl von
Defekten, die sich ausschlieflich auf einen Logikblock auswirken A;p; zwischen 10%
und 40% der durchschnittlichen Anzahl von Defekten auf dem gesamten FPGA betrigt,
konnen wir die Wahrscheinlichkeiten bestimmen, dass bis zu k Defekte auftreten, die
sich ausschlieBlich auf einen Logikblock auswirken.

Mit Gleichung [2.5| (Seite [27) gilt
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e A
Pup(X = k) = — (6.3)
fiir die Wahrscheinlichkeit, dass genau k Defekte auftreten, die sich ausschlieBlich auf
einen Logikblock auswirken,

k
Z P(X = x) (6.4)
x=0

fiir die Wahrscheinlichkeit, dass O bis k Defekte auftreten, die sich ausschlieBlich auf
einen Logikblock auswirken. Wenn wir die durchschnittliche Anzahl von denjenigen
Defekten, die eine Auswirkung auf mehr als einen Logikblock haben, mit A,,5, = A—Ay;
bezeichnen, gibt

_ _ e_/l/l(r)ext _ A
Prest(X - 0) - T =e (65)

die Wahrscheinlichkeit dafiir an, dass keiner dieser Defekte auftritt und

k
D UP(X = x) % Prey(X = 0) (6.6)
x=0

die Wahrscheinlichkeit fiir bis zu k Defekte auf einem FPGA, die jeweils ausschlie3lich
einen Logikblock des FPGAs betreffen.

Tabelle [6.1] zeigt diese Wahrscheinlichkeiten fiir die oben angenommenen Randfille
(alle Wahrscheinlichkeiten sind gerundet dargestellt). Die Ergebnisse der obigen Ab-
schitzung konnen wie folgt interpretiert werden:

Der random yield 1isst sich bei einem urspriinglichen Wert von Yganpoy = 0,5 auf
Yranpou = 0,66 (Yranpou = 0,536) verbessern, wenn 40% (10%) der auf dem FPGA
im Durchschnitt vorhandenen Defekte auf einen Logikblock begrenzt sind und FPGAs
mit defekten Logikblocken nicht als Ausschuss, sondern als verwendbare Chips be-
trachtet werden. Wenn man von Yzanpoy = 0, 8 ausgeht, kann eine Verbesserung auf
Yranpom = 0,875 (Yranpom = 0,818) erreicht werden. Die Bereitstellung von sol-
chen DT-Versionen, die mehr als zwei defekte Logikblocke tolerieren konnen, ist bei
den oben angenommenen Parametern nicht notwendig, da nur ein sehr geringer Anteil
der FPGAs drei Defekte enthilt, die sich jeweils ausschlieBlich auf einen Logikblock
auswirken und die Wahrscheinlichkeit dafiir, dass drei Defekte in einer DT-Version auf-
treten somit sehr gering ist. Die Ausbeute an FPGAs, die fiir den Hard-Core basierten
Ansatz verwendet werden konnen, lédsst sich steigern, wenn der Ansatz in Verbindung
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mit einem Verfahren verwendet wird, das Defekte auBerhalb der Logikblocke tolerieren
kann.
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Y pavvor =0,5 Y pavpor =058
A =014, A =0,1%4,,;,
P, (X=0)=0,536 P, (X=0)=0,818

a) b) a) b)
k=0 {0,933 0,5 0,978 0,8
k=1 10,065 0,535 0,022 0,818
k=2 10,002 0,536 <0,001 0,818
k=3 |< 0,001 0,536 <0,001 0,818
Y wavoor =0,5 Y pivvon =08
A =0,4%A A =04%A

P, (X=0)=0,66 P, (X=0)=0,875

a) b) a) b)
k=0 (0,758 0,5 0,915 0,8
k=1 (0,210 0,639 0,082 0,871
k=2 10,029 0,658 0,004 0,875
k=3 (0,003 0,66 <0,001 0,875

Tabelle 6.1: Unter verschiedenen Annahmen fiir Yzanpoay und A;p:
a) Prps(X = k): Die Wahrscheinlichkeit dass genau k Defekte, auf einen
Logikblock begrenzt sind; b) Z’;ZO Prp(X = x) * P, (X = 0): Die Wahr-
scheinlichkeit fiir bis zu k Defekte auf einem FPGA, die jeweils ausschlief3-
lich einen Logikblock betreffen.

6.2 Reduzierung der Kosten flir die
Massenproduktion

Wenn die FPGAs entsprechend der Anzahl der auf ihnen vorhandenen defekten Logik-
blocke klassifiziert werden und in der Serienproduktion der jeweilige Anteil an FPGAs
mit einer festen Anzahl von defekten Logikblocken bekannt ist, kann der fiir die Serien-
produktion nutzbare Anteil an FPGAs mit defekten Logikblocken vorhergesagt werden.
Die Berechnung dieser Vorhersage wird im folgenden Abschnitt erldutert.

Der Kunde des FPGA-Herstellers, der FPGAs in einer Massenproduktion einsetzen will,
benotigt ein Kostenmodell, anhand dessen er berechnen kann, unter welchen Vorausset-
zungen die Kosten fiir die Nutzung von FPGAs in dem von ihm geplanten Produkt durch
die Nutzung von FPGAs mit defekten Logikblocken gesenkt werden konnen. Ein An-
satz fiir die Modellierung der eingesparten Kosten bei der Verwendung von defekten
FPGAs wird in Abschnitt[6.2.2] vorgestellt.
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6.2.1 Eine Vorhersage des nutzbaren Anteils an defekten FPGAs

Bei einem Chip mit N Logikbldcken insgesamt, von denen dj ggesam: LOgikblocke defekt

sind, gibt es ( verschiedene Moglichkeiten, im Folgenden als Defektvertei-

N
dLBgesamI
lungen bezeichnet, fiir die Platzierung dieser defekten Logikblocke auf dem Chip. Je-

de dieser Defektverteilungen wird im Folgenden im mathematischen Sinn als Ergebnis
eines Zufallsexperiments betrachtet. Die Menge der méglichen Defektverteilungen ent-
spricht dann der Menge der moglichen Ergebnisse dieses Zufallsexperiments €, d.h. es

gilt |Q| = ( dLBN t )(Beispiel, siche unte.
gesam.

Wir definieren nun das Ereignis DT C Q als

DT = ,,Die betrachtete DT-Konfiguration kann die Defekte auf dem FPGA
tolerieren

Bei Annahme einer Gleichverteilung der Ergebnisse kann die Auftrittswahrscheinlich-
keit P(DT) fiir das Ereignis DT mit

Anzahlder De fektverteilungen fiir die DT gilt  |DT|

P(DT) =
(D) Anzahl der moglichen De f ektverteilungen Q|

(6.7)

angegeben werden.

Es sei nun HC die Menge aller Instanzen von Hard-Core-Versionen, die in der DT-
Konfiguration platziert sind. Um |DT| zu bestimmen, wird die DT-Konfiguration zu-
ndchst in [HC| + 1 disjunkte Bereiche aufgeteilt. Die Anzahl der innerhalb einer Instanz
(= ein Bereich) hc € HC liegenden defekten Logikblocke soll im Folgenden mit d; g(hc)
und die Anzahl der defekten Logikblocke im nicht genutzten Bereich des FPGAs mit
dpp(unused) bezeichnet werden. Alle Varianten w € DT erfiillen dann die Bedingun-

gerf]

D, duslho) + dps(unused) = dpsgesans (6.8)
hceHC
und
Vhe € HC : dp(hc) < dppmax(hc) (6.9)

1Beispiel: Auf einem FPGA der Grole N=4, also einem FPGA, auf dem 4 Logikblécke vorhanden sind,
gibt es bei dypgesam: = 2 Defekten Logikblocken |Qf = ( 4

2
auf dem FPGA.
2Alle Logikblocke, die auBerhalb einer Instanz liegen, in der Defekte toleriert werden konnen, werden
aufsummiert und als 0-DT-Instanz betrachtet.

) = 6 mogliche Verteilungen dieser Defekte
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, wobei d; g..x(hc) die Anzahl der defekten Logikblocke beschreibt, die in der Instanz
hc maximal toleriert werden konnen und d;geesam: Wie oben die Anzahl der defekten
Logikblocke auf dem Chip insgesamt bezeichnet.

Abbildung [6.2] skizziert ein rekursives Verfahren, mit dem alle moglichen Verteilun-
gen auf die disjunkten Bereiche des FPGAs ermittelt werden konnen. Die erste Spal-
te gibt die Anzahl der Defekte an, die insgesamt in den Instanzen hc € HC liegen.
Die restlichen Defekte liegen entsprechend im nicht genutzten Bereich des FPGAs
und sind in der letzten Spalte angegeben. Nach Gleichung [6.8] gilt fiir jede Zeile
dig(unused) = digeesam: — Dincerc drs(he). In dem in der Abbildung gezeigten Beispiel
wird von dipeesam: = 3 defekten Logikblocken auf dem FPGA ausgegangen. In jeder
neuen Zeile wird gegeniiber der vorhergehenden Zeile ein weiterer defekter Logikblock
in den im FPGA genutzten Bereich eingefiigt, wobei stets die in Gleichung [6.9] ange-
gebene Bedingung eingehalten wird. Wenn das Verfahren auf eine Verteilung trifft, die
bereits ermittelt wurde (in Abbildung [6.2] grau dargestellt), wird die Rekursion fiir den
betreffenden Zweig nicht fortgesetzt.

Es sei nun V die Menge aller moglichen Verteilungen der Defekte auf die In-
stanzen und den in der DT-Konfiguration nicht genutzten Bereich. Eine Verteilung
v € V kann als Tupel mit n = |HC| + 1 Elementen angegeben werden: v =
(drg(hcy), dip(hey), ..., dig(he,), dpg(unused)).

Das Ereignis DT, sei nun wie folgt definiert:

DT, = ,,Die betrachtete DT-Konfiguration kann die Defekte auf dem FPGA
tolerieren und die Defekte sind -wie durch v € V angegeben- auf die Instan-
zen und die nicht genutzte Fliche des FPGAs verteilt*

Gleichung [6.7| kann jetzt formuliert werden als

|_lhc, | | N = 100
10 h N
O-DT— "% Hc={hc, he, he, he )

1-DT| | #LB(unused) = 68

—hc,

;7_ hc |hc1 |th |hc3 |hc4

2 DT{E #Bhe) 6 9 [0 |8
1-DT — donh0) o |1 P 1
L[]

|| = Ein Logikblock

Abbildung 6.1: Beispiel: Eine DT-Konfiguration
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zmeu d ylhe) NC,) 01 gnaNC,) digma(NCs) digmahCs) d y(unused)
0 3
1 2

0440 0161 0o+ 1
\
Ot “ot20 “oH D21 0

Abbildung 6.2: Ein rekursives Verfahren fiir die Ermittlung aller moglichen Vertei-
lungen der Defekte auf die Instanzen und den in den nicht genutzten
Bereich, fur die in Abbildung [6.1] gezeigte DT-Konfiguration, wenn
dLBgesamt =3 gllt

L

¢

ZVGV |DTv|

P(DT) = (6.10)
Q|
wobei |DT,| durch
B #LB(hc) #LB(unused)
IDT,| = hgc( dip(he,v) ) * ( dyp(unused, v) ) 6.11)

bestimmt werden kann, wenn durch #LB(hc) die Anzahl der Logikblocke in der Instanz
hc € HC und durch #LB(unused) die Anzahl der in der DT-Konfiguration nicht ge-
nutzten Logikblocke angegeben ist und d;z(hc, v) die Anzahl der Defekte innerhalb der
Instanz hc in der Verteilung v sowie d;g(unused, v) die Anzahl der Defekte in den nicht
genutzten Logikblocken in der Verteilung v angibt.

Die wie in skizziert ermittelte Menge aller moglichen Verteilungen V fiir das Bei-
spiel aus Abbildung [6.1]ist

V' ={(0,0,0,0,3),(0,1,0,0,2),(0,0,1,0,2),(0,0,0,1,2),(0, 1, 1,0, 1), (0, 1,0, 1, 1), (0, 0,2, 0, 1),
0,0,1,1,1),(0,1,2,0,0),(0,1,1, 1,0), (0,0, 2, 1,0)}

Die Berechnung von DT, soll hier nur beispielhaft fiir eines dieser v € V angegeben
werden:

B #LB(hc) #LB(unused) \ [ 6 9 9 8
|DT(0,1,0,0,2)| - H/’LCEHC( dLB(hC,V) )*( dLB(I/tnused,V) )—( 0 )*( 1 )*( 0 )*( O )*

68
( ) )— 20502
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Bei d = 3 defekten Logikblocken kann mit Gleichung [6.10] dann die Wahrscheinlich-
keit P(DT) ~ 0,667 ermittelt werden. Aus diesem Ergebnis folgt, dass 66,7 % der
FPGAs mit drei defekten Logikblocken verwendet werden konnen, wenn die in Ab-
bildung [6.1] gezeigte DT-Konfiguration fiir die Serienproduktion verwendet wird. Der
nutzbare Anteil der FPGAs mit d Defekten wird im Folgenden mit NA(d) bezeichnet
(Fiir das Beispiel gilt also NA(3) = 66, 7%).

Abbildung zeigt die Ergebnisse von 7 verschiedenen DT-Konfigurationen, fiir die
der nutzbare Anteil NA(d) jeweils fiir d = 1 bis d = 5 defekte Logikblocke auf dem
FPGA errechnet wurde. Die Ergebnisse zeigen den Einfluss verschiedener Faktoren auf
den nutzbaren Anteil der defekten FPGAs. Die ersten beiden der vorgestellten Konfi-
gurationen ermoglichen den Vergleich zwischen einer FPGA-Konfiguration, die keine
DT-Hard-Core-Versionen verwendet, und einer DT-Konfiguration, wobei die Anzahl der
auf dem FPGA genutzten Logikblocke in beiden Konfigurationen gleich ist. Der nutzba-
re Anteil ldsst sich, wie in der dritten Konfiguration zu sehen, deutlich verbessern, wenn
anstelle der 1DT-Version, die fiir die Instanz A eingesetzt ist, eine partitionierte 1-DT-
Version verwendet werden kann. Die unterschiedlichen nutzbaren Anteile zwischen der
vierten und der dritten Konfiguration zeigen, dass die Verwendung einer 2-DT-Version
gegeniiber der Verwendung einer etwas kleineren 1-DT-Version bereits eine deutliche
Auswirkung auf das Ergebnis hat.

Fiir die Bereitstellung eines festen Interfaces werden Anschliisse an die Umgebung der
Hard-Core-Version benétigt, deren Position in allen Varianten dieser Version gleich
bleibt. Ob diese Anschliisse ohne die Verwendung von zusétzlichen Logikblocken fest-
gelegt werden konnen, hiangt von der Anzahl der benotigten Anschliisse und den Mog-
lichkeiten der FPGA-Architektur ab. Die Realisierung des Interfaces mit Hilfe von zu-
sitzlichen Logikblcken wurde bereits in Abbildung|[5.14]auf Seite auf Seite[73] gezeigt.
Diese Art der Realisierung ist auch dann méglich, wenn fiir die durch das Hard-Core be-
notigten Anschliisse keine gleichbleibenden Punkte auBlerhalb der Logikblocke festge-
legt werden konnen. Sie verursacht allerdings auch einen zusétzlichen nicht defekttole-
ranten Bereich auf dem FPGA. Die Auswirkungen dieses zusitzlichen O-DT-Bereiches
ist in den letzten drei Konfigurationen in Abbildung [6.3] erkennbar. Auch Hard-Cores,
fiir die keine defekttoleranten Versionen zur Verfiigung stehen oder fiir die ein Aus-
tausch aufgrund der Performance-Anforderungen an das FPGA-Design nicht stattfinden
kann, vergroBern den 0-DT-Bereich in einer DT-Konfiguration.

6.2.2 Einsparungen durch die Nutzung von defekten FPGAs

Wenn FPGAs mit defekten Logikblocken — anders als bisher — in der Praxis tatsidchlich
verwendet werden konnen, sind verschiedene Preiskategorien, wie sie bereits jetzt fiir

128



KAPITEL 6. BEWERTUNG DES ANSATZES

Anzahl tolerierbare
Instanz Logikblécke Defekte
1 = A 500 0
0 B 150 0
1 C 100 0
Anzahl tolerierbare
— Instanz Logikblécke Defekte
2 A 500 1
BEE 1 B 150 2
{ { { { — C 100 2
I )
Anzahl tolerierbare
- Instanz Logikblécke Defekte
3 oA 5 x 100 5x 1
F O s 150 2
HH ac 100 2
o Anzahl tolerierbare
- Instanz Logikbldcke Defekte
4 oImA 5 x 100 5x 1
T 0 s 120 1
Y [ S 100 2
Anzahl tolerierbare
Instanz Logikblécke Defekte
5 OOIImA 5x 100 5x1
O B 150 2
— C 100 2
= X 100 0
Anzahl tolerierbare
Instanz Logikblocke Defekte
6 OaDA 5x 100 5x1
O B 150 2
[ S} 100 2
I—2X 150 0
Anzahl tolerierbare
Instanz Logikblécke Defekte
OCIIIA 5x 100 5x1
7 O s 150 2
- o
T _ X 200 0
|
DT- Anzahl der Defekte auf dem FPGA
Konfiguration
1 2 3 4 5
1 25.0 6.2 1.6 0,4 <0,1
2 100 75.0 49.6 29.7 16.3
3 100 95,1 85,7 73,0 58,8
4 100 93,1 80,7 65,2 49,1
5 90 76 60 44,1 29,9
6 85 67,3 49,3 33,2 20,3
7 80 59,0 39,8 24,3 13,1

Abbildung 6.3: Die Berechnung von NA(d) fiir 7 verschiedene DT-Konfigurationen fiir
d=1..5
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FPGAs mit verschiedenen ,,speedgrades® vorgesehen sincﬂ denkbar. Je nach Anzahl
der Defekte auf dem FPGA wiirden dann verschiedene Kategorien festgelegt. Die An-
zahl der Fehler konnte dann als ,,defectgrade fiir das betreffende FPGA gelten und sich
auf den Preis fiir dieses FPGA auswirken. Eine Voraussetzung fiir dieses Vorgehen ist
ein Diagnose-Verfahren, dessen Kosten vermutlich auf die defekten FPGAs umgelegt
wiirden, das also letztendlich vom Kunden des FPGA-Herstellers bezahlt werden miiss-
te. Zusitzliche Kosten entstehen durch ein geeignetes Verfahren fiir die Bereitstellung
einer defect map fiir jedes FPGA.

Fiir den Kunden des FPGA-Herstellers entsteht eine Reduzierung der Gesamtkosten fiir
eine Serienproduktion durch die giinstigeren Stiickpreise fiir die defekten FPGAs. Auf
der anderen Seite entstehen durch das Hard-Core basierte Verfahren allerdings auch
Kosten, die nun im Folgenden genauer betrachtet werden sollen.

Da die Erstellung der DT-Versionen, wie in Abschnitt @ beschrieben, nur teilweise
automatisiert erfolgen kann, entstehen dem IP-Core-Anbieter zusitzliche Kosten fiir
die Entwicklung von DT-Versionen der angebotenen IP-Cores, die vermutlich an den
Kunden weitergegeben werden. Der zusitzliche Zeitaufwand fiir die Erstellung einer
DT-Konfiguration im Design-Flow erzeugt ebenfalls Kosten, die voraussichtlich jedoch
gering sind, da das Design im ersten Schritt komplett mit den nicht defekttoleranten
Versionen der IP-Cores erstellt werden kann. Erst wenn die FPGA-Konfiguration erfolg-
reich getestet wurde, erfolgt die automatisierte Erstellung der DT-Konfiguration durch
den Re-Mapping-Algorithmus.

In der Serienproduktion entstehen zusitzliche Kosten vor allem durch den zusitzlich be-
notigten Zeitaufwand, der durch eine Uberpriifung und die aufwindigere Programmie-
rung der defekten FPGAs entsteht. Bevor ein defektes FPGA in der Serienproduktion
eingesetzt werden kann, muss durch die Uberpriifung festgestellt werden, ob das FPGA
zusammen mit der fiir die Serienproduktion vorliegenden DT-Konfiguration verwendet
werden kann. Diese Uberpriifung wird durch den Algorithmus durchgefiihrt, der in Ab-
schnitt vorgestellt wurde (7, Seite . Wenn die Uberpriifung erfolgreich war, wird
durch diesen Algorithmus fiir jede DT-Hard-Core-Version, die in der DT-Konfiguration
enthalten ist, die einzusetzende Variante ausgegeben. Der zusitzliche Aufwand fiir die
Programmierung des FPGAs besteht nun lediglich im Zusammenfiigen der partiellen
Bitstreams fiir die DT-Konfiguration und die Varianten, die fiir die Programmierung
bereitgehalten werden.

Durch den nutzbaren Anteil an den defekten FPGAs, der im letzten Abschnitt berechnet
wurde, ist eine Vorhersage der Anzahl von den zu iiberpriifenden FPGAs méglich. Wenn
nyusabie FPGAS in der Serienproduktion verbaut werden sollen, miissen wahrscheinlich

3Im Test der FPGAs wird die maximale Taktfrequenz bestimmt, mit der die jeweiligen Test-Schaltungen
getaktet werden konnen. Aufgrund der Ergebnisse wird jedem FPGA ein speedgrade zugeteilt, dieser
Vorgang wird als speed binning bezeichnet.
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n: — Musable* 100
inspect — NA(d)

FPGAs mit d Defekten iiberpriift werden, bevor ausreichend FPGAs fiir die Serien-
produktion zur Verfiigung steherﬂ Das durch den Re-Mapping-Algorithmus verfolgte
Ziel, ist die Erstellung einer DT-Konfiguration, die die Verwendung eines moglichst
hohen Anteils an defekten FPGAs erméglicht, wodurch gleichzeitig die Anzahl der in-
nerhalb der Serienproduktion zu iiberpriifenden FPGAs moglichst gering gehalten wird.
Im welchen Umfang dieses Ziel erreicht wird, hingt insbesondere von den Hard-Core-
Versionen, die von dem IP-core Anbieter bereitgestellt werden, und dem Slack, der
in der Schaltung fiir den Austausch der Hard-Core-Versionen genutzt werden kann,
ab. Der in der Schaltung vorhandene Slack kann durch eine Reduzierung der Takt-
frequenz vergroBert werden. In Schaltungen, in denen eine Reduzierung der Taktfre-
quenz nicht moglich ist, und in der aufgrund der festgelegten Taktfrequenz nur wenig
Slack zur Verfiigung steht, versucht der Re-Mapping-Algorithmus eine im Hinblick auf
den nutzbaren Anteil von defekten FPGAs moglichst giinstige DT-Konfiguration zu er-
stellen. Da der in der FPGA-Konfiguration verfiigbare Slack fiir den Austausch von
Hard-Core-Versionen stark von den verwendeten Algorithmen fiir die Synthese und den
Place&Route-Vorgang abhingt und diese Algorithmen im Rahmen der vorliegenden
Arbeit nicht ndher betrachtet wurden, ist eine allgemeine Aussage zu den erreichbaren
DT-Konfigurationen fiir ein vorliegendes Design an dieser Stelle nicht moglich.

Zusammengefasst entstehen also Einsparungen durch die Verwendung von giinstigeren
FPGAs in der Serienproduktion. Diesen Einsparungen stehen zusitzlich entstehende
Kosten durch

e die zusitzliche erforderlichen DT-Hard-Core-Versionen,
e den zusitzlichen Zeitaufwand fiir die Erstellung einer DT-Konfiguration und

e fiir die Uberpriifung und angepasste Programmierung der FPGAs in der Serien-
produktion

gegeniiber.

6.3 Vergleich mit anderen Arbeiten

Der Ansatz soll nun mit den im Kapitel ,,Vergleichbare Arbeiten* vorgestellten Ansét-
zen verglichen werden. Zunichst werden die Kriterien, die in [DHO6] fiir den Vergleich
von Verfahren zur Verbesserung der Ausbeute von FPGA eingefiihrt wurden, tibernom-
men, um einen Vergleich mit den im Kapitel ,,Vergleichbare Arbeiten* vorgestellten

“Beispiel: Wenn 20000 FPGAs fiir eine Serienproduktion bendtigt werden, und NA(1) = 95% errech-
net wurde, miissen wahrscheinlich w = 21053 FPGAs mit einem defekten Logikblock iiberpriift
werden.
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Ansitzen zu vereinfachen. Djupdal et al. schlagen in [DHOG6] die obersten sieben der
in der ersten Spalte der Tabellen in Abbildung[6.4] gezeigten Kriterien fiir den Vergleich
von Verfahren zur Verbesserung der Ausbeute durch die Tolerierung von Defekten auf
FPGAs vor. Eine ausfiihrliche Erlduterung dieser Kriterien erfolgt in Tabelle [6.2] und
Tabelle [6.3] Die Kriterien ,,Timing-closure friendly* und ,,Reconfigurability” werden
zusitzlich eingefiihrt und erldutert. Zusammen mit der Erlduterung der in den Tabellen
angegebenen Bewertungen der vergleichbaren Arbeiten erfolgt nun eine Einordnung des
Hard-Core basierten Ansatzes beziiglich der angegebenen Kriterien.

6.3.1 Defect Coverage

Durch ein individuelles Place&Route einer FPGA-Konfiguration fiir jedes teildefek-
te FPGA auf Grundlage einer vorherigen Diagnose, konnen alle Defekte ausgeglichen
werden, die durch eine Verwendung von alternativen Verbindungsleitungen oder Logik-
blocken ausgleichbar sind. Dies gilt sowohl fiir die komplette Erstellung einer FPGA-
Konfiguration fiir jedes defekte FPGA (In Abbildung[6.4} Chip specific bitfile) als auch
fiir die dynamische Erstellung einer Konfiguration zur Laufzeit in alternativen FPGA-
Architekturen (Dynamic PAR), wie sie von Macias und Durbeck fiir die Cell Matrix
beschrieben wird [MDO04]. Applikationsspezifische FPGAs (ASFPGA), also z.B. das
von Xilinx verwendete Verfahren fiir die Nutzung von leicht defekten FPGAs [easO8]],
konnen aus Sicht des FPGA-Designers wie ein defektfreies FPGA programmiert wer-
den, d.h. alle Defekte werden vor dem FPGA-Designer verborgen.

Ansitze, in denen kein komplettes Place & Route durchgefiihrt wird, um Zeit in ei-
ner Serienproduktion einzusparen, konnen nur eine eingeschrinkte Anzahl von Fehlern
korrigieren. In Verfahren, die mit prekompilierten Schaltungsteilen arbeiten, wie z.B.
dem tile basierten Verfahren von Lach et al. [LMSP98b], kann pro Schaltungsteil nur
eine begrenzte Anzahl von Defekten korrigiert werden. Auch die Verfahren, die zusitz-
liche redundante Logikblocke in die Architektur einfiigen, wie die in Abschnitt [4.2.2]
erlduterten Ansitze, konnen nur eine begrenzte Anzahl von Defekten auf dem FPGA
ausgleichen.

In dem von Doumar et al. [DIOOa] vorgeschlagenen Verfahren, im Folgenden als
,»Shifting-Ansatz* bezeichnet, kann durch Verschiebungen der FPGA-Konfiguration
(shifting) in den meisten Situationen nur ein Defekt ausgeglichen werden. Bei den in
Abschnitt {.2.1] vorgestellten Verfahren, die mit redundanten Zeilen und/oder Spalten
arbeiten, ist die Anzahl der ausgleichbaren Defekte durch die Anzahl der fiir das FPGA
eingeplanten redundanten Zeilen und/oder Spalten vorgegeben und somit auch hier stark
begrenzt.

Ansitze, die mit lokaler Redundanz (Local Redundancy) arbeiten, werden in Abbildung
A.1] (Seite als Verfahren eingeordnet, die mit feingranularer Redundanz innerhalb
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(a) Verdnderung der Programmierung des FPGA

Precompiled subcircuits Adaptive configuration
Chip specific bitfile tile based Hard-Core based Shifting Dynamic PAR
Defect coverage High Medium Medium Low High
Area overhead - Medium Medium Medium High
Timing overhead Low Medium Medium Medium High
Bitfile size Medium High High Medium Low
Extra HW required - - - Low High
Maturity High Medium Medium Medium Low
Mass production friendly Low High High High High
Timing-closure friendly High Medium High Medium Low
Reconfigurability High High High High High
(b) andere Verfahren
Node redundancy
Local ASFPGA
Redundant row / col Single nodes redundancy
bus based | segmented | bus based | segmented
Defect coverage Low | Low Medium | Medium Medium High
Area overhead Low | Low Low | Low Low -
Timing overhead - | Medium - | Medium Low -
Bitfile size Medium | Medium Medium | Medium Medium Medium
Extra HW required Low | High Low | High Low -
Maturity High | Low Medium | Low Medium High
Mass production friendly High | High High | High High High
Timing-closure friendly High | Medium High | Medium Medium High
Reconfigurability High | High High | High High Low

Abbildung 6.4: Ein Vergleich von Verfahren zur Verbesserung der Ausbeute durch die
Tolerierung von Defekten auf FPGAs

der Logik-Blocke oder innerhalb anderer Komponenten eines FPGAs arbeiten. Je nach
betrachtetem Verfahren ist hier die Art der tolerierbaren Defekte eingeschrinkt.
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»,Defect Coverage“ durch den Hard-Core basierten Ansatz

Wie viele Defekte durch den Hard-Core basierten Ansatz ausgeglichen werden konnen
hingt ab von

e den durch den IP-Core-Anbieter zur Verfiigung gestellten Hard-Core-Versionen
und

e dem innerhalb der Schaltung zur Verfiigung stehenden Slack, d.h. der durch den
FPGA-Designer gewiinschten maximalen Taktfrequenz, mit der das Design be-
trieben werden soll.

Wie bei den anderen Verfahren, die auf Logikblock-Ebene arbeiten, konnen nur defekte
Logikblocke und keine Defekte in den Verbindungsleitungen des FPGAs toleriert wer-
den.

6.3.2 Area Overhead

Die individuelle Konfiguration eines FPGA (chip specific bitfile) und applikationsspe-
zifische FPGAs sind Verfahren, die ohne Redundanz arbeiten. Da fast alle der iibrigen
der hier betrachteten Verfahren so konstruiert wurden, dass sie mit moglichst wenig
redundanten Komponenten auf dem FPGA auszukommen, wurde nur ein Verfahren in
Abbildung 6.4 mit ,,high* fiir dieses Kriterium bewertet. Das dynamische Place & Rou-
te zur Laufzeit des FPGAs ist ein Verfahren, das potentiell den héchsten zusitzlichen
Flachenverbrauch pro Logikblock von allen betrachteten Verfahren hat, da zusétzlich
redundante Informationen in jedem Logikblock gespeichert werden miissen, um eine
Programmierung der benachbarten Logikzellen durchfiihren zu kénnen.

Auch fiir das tile basierte Verfahren ist die Redundanz vergleichsweise hoch, da fiir
jedes tile mindestens ein Reserve-Logikblock benétigt wird. Die Anzahl der Reserve-
Logikblocke, die fiir den Shifting-Ansatz in die FPGA-Konfiguration integriert wer-
den miissen, ist, wenn bei dem tile basierten Verfahren eine sehr feingranulare Parti-
tionierung erfolgreich ist (z.B. die Partitionierung der gesamten FPGA-Konfiguration
in tiles der GroBle 2x2), geringer. Bei groferen tiles ist die bendtigte Anzahl an
Reserve-Logikblocken vergleichbar. Die Anzahl der bendtigten Reserve-Logikblocke
im Shifting-Ansatz ist abhidngig von der eingesetzten Verteilung (vgl. Abbildung 4.9
lauf Seite 50). Bei Verfahren, die mit zusitzlich in die FPGA-Architektur eingefiigten
redundanten Logikblocken arbeiten, ist die zusitzlich fiir die Reserve-Logikblocke be-
notigte Flache gering, da nur wenige Reserve-Logikblocke eingefiigt werden.

,,Area Overhead“ durch den Hard-Core basierten Ansatz

Das Hard-Core basierte Verfahren ist bzgl. der Anzahl der neu in die Schaltung einge-
fiigten Reserve-Logikblocke mit dem tile basierten Verfahren und dem Shifting-Ansatz
vergleichbar.
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6.3.3 Timing Overhead

Bei den Verfahren, die mit zusitzlich in die Architektur des FPGA eingefiigten Reserve-
Logikblocken arbeiten (Node redundancy), ist das zusitzliche Delay abhingig von der
Verbindungsstruktur. In einem Bus-basierten FPGA, also in einem FPGA, in dem Ver-
bindungsleitungen vorhanden sind, welche die gesamte Hohe und die gesamte Breite
des FPGAs umfassen, ist die Realisierung eines solchen Verfahrens ohne zusitzliches
Delay moglich, da das Delay der Verbindungsleitungen der Logikblocke untereinander
sich nicht verdndert, wenn die Funktion eines defekten Logikblocks auf dem FPGA
durch einen Reserve-Logikblock tibernommen wird, der sich in derselben Zeile oder
Spalte befindet.

Sobald Verbindungen zwischen den Logikblocken méglich sind, die iiber Verbindungs-
segmente erfolgen, miissen die Verbindungssegmente verlangert werden, um ein Ver-
fahren mit redundanten Spalten oder Zeilen zu ermdglichen, wie in Abbildung
skizziert wurde. In diesem Fall wird das Delay der verldngerten Verbindungs-
segmente erhoht. Auch bei Verfahren, bei denen nicht eine komplette Zeile oder Spalte
fiir den Ausgleich eines defekten Logikblocks eingesetzt wird, sind zusétzliche Schalter
und Leitungen erforderlich, die das Delay in der Schaltung erhéhen.

Die Verwendung von fehlerkorrigierenden Codes oder andere Verfahren, die mit fein-
granularer Redundanz innerhalb der FPGA-Architektur arbeiten, haben in der Regel
nur eine geringe Auswirkung auf die Verzogerungszeiten innerhalb des FPGAs. An-
sitze, die mit zusitzlichen Schaltern arbeiten, wie z.B. das Verfahren von Yu und Le-
mieux [RWLOJS] , in dem zusitzliche Multiplexer in die FPGA-Architektur eingefiigt
werden (vgl. Abbildung 4.3 auf Seite 42) konnen die Verzogerungszeiten innerhalb ei-
nes FPGAs jedoch signifikant veridndern.

Im Gegensatz zu den applikationsspezifischen FPGAs ist die FPGA-Konfiguration als
Ergebnis eines Place&Route-Vorgangs bei einer individuellen Konfiguration pro defek-
tem FPGA evtl. nicht optimal, da die defekten Komponenten auf dem FPGA fiir den
jeweiligen Place&Route-Vorgang nicht genutzt werden konnen.

Auch die tibrigen der in Abbildung [6.4] (a) betrachteten Verfahren, die mit einer Verin-
derung der FPGA-Konfiguration arbeiten, wirken sich auf die Verzogerungszeiten der
Verbindungsleitungen zwischen den Logikblocken aus. Experimente zu dem tile basier-
ten Ansatz von Lach et al. ergaben eine zusitzliche Verzogerungszeit von bis zu 45%,
verglichen mit dem nicht defekttoleranten Original Design [LMSP98b].

Bei Architekturen, die wie die Cell Matrix [DMOI]] ein dynamisches Place&Route
auf dem Chip erlauben, kann von einem hohen Timing Overhead ausgegangen werden,
da nur einfache Place&Route-Algorithmen dynamisch auf dem Chip ausgefiihrt wer-
den konnen, und da der Area-Overhead in den Logikblocken, der fiir ein dynamisches
Place&Route erforderlich ist, fiir eine zusétzliche Verldngerung der Verzogerungszeiten
sorgt.
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,»Timing Overhead” durch den Hard-Core basierten Ansatz

Da auch bei dem Hard-Core basierten Ansatz Redundanz in Form von nicht genutz-
ten Logikblocken in das Design eingefiigt wird, ist das Verfahren auch bzgl. dieses
Kriteriums mit dem tile basierten Verfahren vergleichbar einzuordnen. Da die Verzoge-
rungszeiten jedoch erst nach dem kompletten Place&Route-Vorgang feststehen, ist bei
dem tile basierten Verfahren keine gezielte Erstellung eines Designs bzgl. vorgegebener
Timing-Constraints moglich.

Der Hard-Core basierte Ansatz ist das einzige der betrachteten Verfahren, in dem zu-
sitzliche Reserve-Logikblocke abhingig von dem vorhandenem Slack in den Verbin-
dungsleitungen, die iiber diese Logikblocke verlaufen, eingefiigt werden.

6.3.4 Bitfile size

Eine Besonderheit der Ansétzen, die mit prekompilierten Schaltungsteilen arbeiten ist
der zusitzliche Speicher, der fiir die Bereithaltung der Varianten dieser Schaltungsteile
benotigt wird. Neben der eigentlichen FPGA-Konfiguration, werden im tile basierten
Ansatz von Lach et al. zusitzliche Teil-Konfigurationen bereitgehalten, die fiir die An-
passung der FPGA-Konfiguration an defekte FPGAs bendotigt werden.

Fast alle der iibrigen vorgestellten Verfahren haben keine Auswirkungen auf die Gro-
Be des Bitfiles, das fiir die Programmierung der FPGAs verwendet wird. Die einzi-
ge Ausnahme bilden Verfahren, bei den der Place&Route-Vorgang dynamisch auf dem
Chip durchgefiihrt wird, da bei der Programmierung eines solchen Chips, der ein dyna-
misches Place&Route unterstiitzt, keine Platzierungsinformationen iibermittelt werden
miissen.

,,Bitfile size” bei dem Hard-Core basierten Ansatz

Da auch das Hard-Core basierte Verfahren mit prekompilierten Schaltungsteilen arbeite,
wird auch hier ein zusitzlicher Speicher benotigt. Gegeniiber dem tile basierten Verfah-
ren sind hier allerdings Einsparungen vorhanden, wenn diese Schaltungsteile (Hard-
Core-Versionen) mehrfach in der Schaltung verwendet werden.

6.3.5 Extra HW required

Die groBte Verdnderung der bekannten FPGA-Architekturen ist fiir die Realisierung
eines dynamischen Place&Route-Vorgangs auf dem Chip notwendig.

Bei der Beurteilung zu den Verfahren, die zusitzliche Reserve-Logikblocke in die
FPGA-Architektur einfiigen (node redundancy) muss wiederum zwischen der Erwei-
terung der Bus-basierten Architektur und der Erweiterung einer FPGA-Architektur im
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island-style unterschieden werden. In einer Bus-basierte Architektur erfordert ein Ver-
fahren, dass mit redundanten Zeilen arbeitet lediglich eine Deaktivierung der defekten
Zeile und eine Moglichkeit zur Anderung der Adressierung der Zeilen des FPGAs. Bei
einer island-style-Architektur miissen zusitzliche Verbindungsleitungen in das FPGA
eingebaut werden. Wihrend die Firma Altera, einer der filhrenden FPGA-Hersteller,
in FPGAs, die eine Bus-basierte Architektur aufweisen, ein Verfahren mit redundanten
Spalten bereits seit iiber 10 Jahren einsetzt, und den Einsatz dieses Verfahrens ange-
kiindigt hat, um den Yield fiir die néachste - in einer 40nm-Technologie hergestellte -
FPGA-Generation zu verbessern, ist noch kein Verfahren fiir island-style FPGAs fiir
den Massenmarkt realisiert worden, das mit redundanten Spalten arbeitet. Dazu heif3t es
in [RH97]:

,Altera has demonstrated a workable method with their long segment
architectures based on column redundancy. An open challenge for island-
style architectures, with short-length segments is to determine if there is a
practical way to do a similar kind of redundancy. Although there has been
some work on this subject, none of has yet to be proven practical because
of routing issues. Specifically, short routing segments required significant
overhead in area to be made redundant.*

Die in Abbildung|[6.4] (Seite[I33) unter local redundancy eingeordneten Ansétze sind in
der Regel darauf ausgelegt, moglichst wenig zusitzliche Fliche im FPGA zu beanspru-
chen. Auch der von Doumar et al. vorgeschlagene Shifting-Ansatz [DI0Oa] erfordert
nur eine geringfiigige Verdnderung des Konfigurationsspeichers auf dem FPGA, um das
Shiften der Konfigurationsdaten zu ermoglichen.

Die iibrigen der in Abbildung [6.4] (a) betrachteten Verfahren setzen keine Verdnderung
oder Erweiterung der FPGA-Architektur voraus.

»Extra HW required“ bei dem Hard-Core basierten Ansatz

Der Hard-Core basierte Ansatz setzt keine Verdnderung oder Erweiterung der bestehen-
den FPGA-Architektur voraus.

6.3.6 Maturity

Das die komplett individuelle Konfiguration fiir jedes defekte FPGA durchfiihrbar ist,
wurde im Teramac-Projekt demonstriert und kann daher in Abbildung|[6.4]als ausgereift
betrachtet werden, auch wenn der Einsatz dieses Verfahrens in einer Serienproduktion
nicht moglich ist. Applikationsspezifische FPGAs werden, wie auf Seite[dI|beschrieben,
von der Firma Xilinx angeboten. Redundante Spalten werden von der Firma Altera zur
Verbesserung des Yield eingesetzt.
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Alle iibrigen Verfahren, insbesondere auch Verfahren, die auf einer island-style FPGA-
Architektur mit redundanten Spalten arbeiten, wurden bisher noch nicht fiir die Nutzung
von defekten FPGAs in einer hohen Stiickzahl eingesetzt.

Ein dynamisches Place&Route auf dem FPGA, wie es fiir die Cell Matrix von Dur-
beck und Macias vorgeschlagen wurde, setzt die Realisierung von sehr groflen Ar-
rays von Zellen voraus, und wird daher von den Autoren fiir kommende Technologie-
Generationen vorgeschlagen [DMO1].

»Maturity“ des Hard-Core basierten Ansatzes

Das Hard-Core basierte Verfahren setzt keine Anderung der bekannten FPGA-
Architekturen voraus. Es wird bisher noch nicht fiir die Nutzung von defekten FPGAs
eingesetzt.

6.3.7 Mass production friendly

Die Generierung einer speziellen FPGA-Konfiguration fiir jedes FPGA (Chip specific
bitfile) eignet sich aufgrund des damit verbundenen Zeitaufwands nicht fiir die Serien-
produktion eines Produktes, in dem ein FPGA verwendet wird. Alle iibrigen der inner-
halb dieser Arbeit betrachteten Verfahren eignen sich fiir den Einsatz in einer Serien-
produktion.

6.3.8 Timing-closure friendly

Um die Timing-Closure, also die Einhaltung aller Timing-Constraints, fiir ein Design zu
erreichen, wenn eine nach dem Place&Route-Vorgang durchgefiihrte Timing-Analyse
eine Verletzung der Timing-Constraints ergibt, kann der FPGA-Designer:

e die Modellierung der Schaltung und / oder
¢ die Belegung der Pins des FPGAs

so veridndern, dass fiir die nachfolgende Synthese und das darauffolgende Place&Route
die Einhaltung der Timing-Constraints vereinfacht wird.

Eine weitere Moglichkeit fiir die Einhaltung der Timing-Constraints zu sorgen, ist die
Vorgabe dieser Timing-Constraints fiir die Algorithmen, die fiir die Synthese und/oder
den Place&Route-Vorgang verwendet werden. Ob die Timing Closure erreicht werden
kann, hingt in diesem Fall ab von

1. den Freiheiten, die dem Place&Route-Werkzeug gegeben werden konnen und

2. der FPGA-Architektur, die bei einigen Ansitzen so verdndert wird, dass die
FPGA-Komponenten (teilweise) eine hohere Verzogerungszeit aufweisen.
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Sowohl in den tile-basierten Verfahren wie auch in dem Shifting-Ansatz werden
Reserve-Logikblocke iiber das gesamte FPGA verteilt. Durch diese, aus Sicht des
Place&Route-Vorgangs ,,storenden®, Logikblocke wird in vielen Fillen eine Platzierung
von den Pfaden, die nur wenig Slack enthalten, erschwert.

Da fiir die Realisierung eines dynamischen Place&Route-Vorgangs ein Hardware-
Overhead in jedem Logikblock notwendig ist, der in Architekturen wie z.B. der Cell
Matrix [DMO1] beschrieben wird, ist die Verzogerungszeit auf jedem Pfad durch das
Array bei diesen Ansitzen hoher, als bei einem herkommlichen FPGA. Die Timing
Closure bzgl. von Timing-Constraints, wie sie bei einer vergleichbaren Schaltung auf
einem traditionellen FPGA realisiert werden konnen, ist in diesem Fall nicht erreichbar.

Verfahren, die mit lokaler Redundanz arbeiten und Verfahren, die in FPGA-
Architekturen mit segmentierten Verbindungsleitungen zusitzliche Logikblocke einfii-
gen, verdndern ebenfalls die minimalen Verzogerungszeiten, die in diesen Architekturen
erreicht werden konnen.

»Timing-closure friendly“ bei dem Hard-Core basierten Ansatz

Das Hard-Core basierte Verfahren bietet als erstes Verfahren fiir die Nutzung von defek-
ten FPGAs die Moglichkeit den in den Pfaden vorhandenen Slack zu beriicksichtigen,
wenn durch einen Austausch der Hard-Core-Versionen Reserve-Logikblocke eingefiigt
werden. Nachdem ein DT-Mapping erstellt wurde, kann der Place&Route-Vorgang mit
den notwendigen Timing-Constraints durchgefiihrt werden. Durch eine abschlieende
Timing-Analyse nach dem Place&Route-Vorgang wird sichergestellt, dass die maxi-
male Taktfrequenz durch das Design eingehalten wird. Das die gleiche Taktfrequenz
erreicht werden kann, die vor dem Re-Mapping durch das Place&Route-Werkzeug er-
reicht wurde, kann allerdings auch im Hard-Core basierten Ansatz nicht garantiert wer-
den.

6.3.9 Reconfigurability

Die applikationsspezifischen FPGAs (ASFPGA), wie sie z.B. von der Firma Xilinx an-
geboten werden [easO8]], konnen nur mit FPGA-Konfigurationen verwendet werden,
mit denen sie vorher bei dem FPGA-Hersteller getestet wurden, d.h. fiir den Fall, dass
wihrend der Serienproduktion eine Nachbesserung des Designs erforderlich ist, kénnen
die bereits mit der FPGA-Konfiguration getesteten und erworbenen FPGAs nicht mehr
verwendet werden. Ein nachtrigliches Update einer FPGA-Konfiguration nach einer
Auslieferung des Produktes an den Kunden ist ebenfalls nicht moglich.

,Reconfigurability“ bei dem Hard-Core basierten Ansatz

Die Rekonfigurierbarkeit der FPGAs bleibt im Hard-Core basierten Ansatz erhalten.
Eine neue DT-Konfiguration kann mit einer hohen Wahrscheinlichkeit fiir die Konfigu-
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ration derselben FPGAs verwendet werden, die auch in Verbindung mit der vorherigen
DT-Konfiguration genutzt wurden. Falls wihrend der Serienproduktion eine Nachbes-
serung der DT-Konfiguration erforderlich ist, konnen die bereits erworbenen defekten
FPGAs weiterhin verwendet werden, da die einfache Uberpriifung der Eignung der
FPGAs fiir die vorliegende DT-Konfiguration — anders als das aufwéndige Testen der
defekten FPGAs — bei dem Hersteller des Serienproduktes erfolgen kann.

Auch ein nachtrigliches Update der FPGA-Konfiguration nach der Auslieferung des
Produktes an den Kunden kann mit einer hohen Wahrscheinlichkeit schnell durchge-
fiihrt werden, wenn eine Moglichkeit vorhanden ist, auf die defect map des in diesem
Produkt verbauten FPGAs zuzugreifen. Falls die neue DT-Konfiguration auf dem defek-
ten FPGA nicht platziert werden kann, ist ein individuelles Place&Route fiir das FPGA
erforderlich.
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Kriterium

Bedeutung

Defect coverage

Da aus strategischen Griinden keine Daten beziiglich der Ausbeute an FPGAs
durch die FPGA-Hersteller ver6ffentlicht werden, ist keine Verteilung der Defekt-
Typen bekannt. Anstelle einer Beurteilung, welcher Anteil der in einer Produktion
tatsdchlich auftretenden Defekte durch das bewertete Verfahren abgedeckt wird,
kann also an dieser Stelle nur ein Vergleich, bzgl. der Anzahl und der Art der De-

fekte, die toleriert werden konnen, erfolgen.

Area overhead

Unter diesem Punkt wird diskutiert, in welchem Umfang und in welcher Form
Redundanz auf dem FPGA benétigt wird, um einen Ausgleich von defekten Kom-
ponenten zu ermdglichen. Es wird nur die zusétzliche Flache fiir redundante Kom-
ponenten betrachtet und nicht der zusétzliche Flichen-Aufwand, der durch das

betrachtete Verfahren entsteht (vgl. Kriterium ,,Extra HW required)

Timing overhead

Die mit vielen der betrachteten Verfahren einhergehende VergroBerung von Verzo-
gerungszeiten einzelner Verbindungen innerhalb der FPGA-Konfiguration kann zu
einer Reduzierung der maximal moglichen Taktfrequenz fiihren mit der diese
Konfiguration genutzt werden kann. Wenn das erwartete Zeitverhalten des FPGAs
durch diese VergréBerung nicht eingehalten werden kann, ist eine manuelle Ande-
rung der Schaltungsbeschreibung notwendig. Falls auch durch Anderungen in der
Schaltungsbeschreibung das erwartete Zeitverhalten zusammen mit dem Verfah-
ren zur Tolerierung von Defekten nicht garantiert werden, ist eine Verwendung

des Verfahrens nicht moglich.

Bitfile size

Wenn die Programmierung eines FPGAs unabhédngig vom ATE in dem Produkt in
dem das FPGA verwendet wird zur Laufzeit erfolgen soll, ist die Menge der fiir
diese Programmierung bendtigten Daten ein relevantes Kriterium fiir die Bewer-
tung des Verfahrens, da diese Daten zusitzlichen Speicher in dem Produkt erfor-

dern.

Extra HW required

Wenn das betrachtete Verfahren Defekte umgeht, erfolgt dies oft durch eine An-
passung des FPGAs oder der FPGA-Konfiguration an die neuen Gegebenheiten.
Die fiir diese Anpassung erforderlichen zusitzlichen Schaltelemente miissen bei
einigen der vorgestellten Verfahren in die FPGA-Architektur integriert werden. Da
diese Schaltelemente nur im Falle eines Defektes genutzt werden konnen, sind aus
Sicht dieses Kriteriums Verfahren vorteilhaft, die innerhalb der FPGA-Architetur

nur einen geringen zusétzlichen Aufwand erfordern.

Tabelle 6.2: Die in Abbildung[6.4] verwendeten Kriterien
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Kriterium

Bedeutung

Maturity

Dieses Kriterium ermdglicht die Unterscheidung zwischen Verfahren, die bereits
in der Praxis eingesetzt wurden, Verfahren, die bereits durch verschiedenen For-
schergruppen untersucht wurden und als weitgehend ausgereift angesehen werden
konnen und Verfahren, die noch weit von einer Nutzung in einem kommerziell

einsetzbaren Produkt entfernt sind.

Mass production

friendly

Unter diesem Kriterium wird betrachtet, ob das Verfahren fiir FPGAs angewendet

werden kann, die in einer Serienproduktion eingesetzt werden.

Timing-closure

friendly

Wenn fiir ein FPGA-Design eine minimale Taktfrequenz vorgegeben ist, mit der
das Design betrieben werden soll, oder andere Zeit-Constraints vorgegeben sind,
besteht eine Aufgabe des FPGA-Schaltungsdesigners darin, die Schaltung so zu
entwerfen, dass die Zeit-Constraints mit der erstellten FPGA-Konfiguration einge-
halten werden. Diese Aufgabe wird allgemein als Timing-Closure-Problem be-
zeichnet. Moderne Entwurfswerkzeuge unterstiitzen den Designer bei der Timing-
Closure durch die Moglichkeit Zeit-Constraints vorzugeben, die bei der Durchfiih-
rung des Place&Route-Vorgangs beriicksichtigt werden..

Unter diesem Kriterium wird betrachtet, ob der Designer durch das betrachtete
Verfahren dabei unterstiitzt wird, die Timing-Closure, also die Einhaltung aller

Zeit-Constraints, zu erreichen.

Reconfigurability

Unter diesem Kriterium wird betrachtet, ob das FPGA nur einmalig programmiert
werden kann, oder ob eine Rekonfiguration méglich ist, um die FPGA-Konfigu-

ration filir ein Produkt zu korrigieren oder zu optimieren.

Tabelle 6.3: Die in Abbildung[6.4] verwendeten Kriterien (Fortsetzung)
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6.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde zunichst beschrieben, wie die Verbesserung der Ausbeute
durch den Hard-Core basierten Ansatz mit dem Poisson-Modell grob abgeschitzt wer-
den kann, sofern die dafiir benotigten Parameter bekannt sind.

Fiir den Kunden des FPGA-Herstellers, der defekte FPGAs in einer Serienprodukti-
on einsetzen mochte, sind giinstigere Stiickpreise fiir die FPGAs zu erwarten. Diesen
Einsparungen stehen allerdings zusétzliche Kosten gegeniiber, die entstehen, wenn der
Hard-Core basierte Ansatz fiir die Nutzung dieser FPGAs verwendet wird. In Abschnitt
[6.2] wurde ein Ansatz fiir die Modellierung der eingesparten Kosten bei der Verwendung
von defekten FPGAs vorgestellt.

Zum Abschluss des Kapitels erfolgte ein ausfiihrlicher Vergleich des Hard-Core basier-
ten Ansatzes mit den in Kapitel 4{ vorgestellten vergleichbaren Arbeiten.
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7 Zusammenfassung

Die Verwendung von IP-Cores im FPGA-Design hat vor allem im letzten Jahrzehnt lau-
fend zugenommen. Moderne FPGAs verfiigen iiber ausreichend Logik-, Speicher- und
Routing-Ressourcen, um umfangreiche eingebettete Systeme, bestehend aus Prozesso-
ren, Software und anwendungsspezifischer Hardware, auf einem FPGA zu realisieren.
Dieses Wachstum an Komplexitidt und Umfang fiihrt in vielen Fillen zu einer Annéhe-
rung an die Machbarkeitsgrenzen bei der Herstellung von FPGAs. Diese Anndherung
geschieht auf Kosten der erreichbaren Ausbeute bei der Chip-Herstellung. Durch die
Nutzung von leicht defekten FPGAs ist dann eine deutliche Steigerung der Ausbeute
moglich.

Innerhalb der vorliegenden Arbeit wurde erstmalig ein Hard-Core basierter Ansatz fiir
die Nutzung von FPGAs mit defekten Logikblocken entwickelt. Dieser Ansatz zeichnet
sich durch die folgenden Eigenschaften aus:

e Esist keine Verdnderung der bestehenden FPGA-Architekturen notwendig

Die Rekonfigurierbarkeit der defekten FPGAs bleibt erhalten

Das Verfahren beriicksichtigt bei der Erstellung der DT-Konfiguration den in
der FPGA-Konfiguration vorhandenen Slack und unterstiitzt dadurch die Timing-
Closure fiir das FPGA-Design

Der Aufwand fiir die Nutzung von defekten FPGAs wird auf drei Schritte verteilt:

1. Bereitstellung von defekttoleranten IP-Core-Versionen

2. Erstellung einer defekttoleranten FPGA-Konfiguration (bezeichnet als DT-
Konfiguration)

3. Anpassung der DT-Konfiguration an jedes defekte FPGA innerhalb der Se-
rienproduktion

Die Anpassung der DT-Konfiguration an jedes defekte FPGA innerhalb der Serienpro-
duktion ist der einzige der oben angegebenen Schritte, der fiir jedes defekte FPGA er-
neut ausgefiihrt werden muss. Durch die vorliegenden prekompilierten Varianten der
Hard-Core-Versionen kann dieser Schritt mit einem geringen Aufwand durch den in
Abschnitt[5.4] dargestellten Algorithmus erfolgen.
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Im Gegensatz zu anderen Verfahren, die mit prekompilierten Schaltungsteilen arbeiten,
wie z.B. dem von Lach et al. [LMSP98b] vorgeschlagenen Verfahren, kann die Be-
reitstellung der prekompilierten Schaltungsteile im Hard-Core basierten Ansatz durch
den IP-Core-Anbieter erfolgen. Durch diese Auslagerung der in Abschnitt [5.2] erldu-
terten Bereitstellung von prekompilierten Schaltungsteilen in Form von DT-Hard-Core-
Versionen kann die Erstellung einer DT-Konfiguration innerhalb des Design-Flows we-
sentlich einfacher automatisiert werden, als bei Verfahren, die eine Partitionierung der
Schaltung innerhalb des Design-Flows erfordern.

Da von den FPGA-Herstellern keine Informationen herausgegeben werden, aus denen
Riickschliisse auf den bei der Herstellung der FPGAs erzielten Yield moglich sind,
konnte im Rahmen dieser Arbeit nur eine grobe Abschitzung der moglichen Steige-
rung des Yields, die entsteht, wenn FPGAs mit defekten Logikblocken genutzt werden
konnen, erfolgen. Diese Abschitzung wurde basierend auf einem gidngigen Ausbeute-
modell vorgenommen und fiihrt zu dem Ergebnis, dass der random yield bei einem ur-
spriinglichen Wert von Yganpom = 0,5 auf Ygranpou = 0, 66 verbessert wird, wenn 40%
der auf dem Chip im Durchschnitt auftretenden Defekte auf einen Logikblock begrenzt
sind und FPGAs mit defekten Logikblocken nicht als Ausschuss, sondern als verwend-
bare Chips betrachtet werden. Wenn man von Yzanpoy = 0, 8 ausgeht, kann unter den
gleichen Bedingungen eine Verbesserung auf Yzanypou = 0,875 erreicht werden. Um
einen Anreiz fiir den Kunden des FPGA-Herstellers zu schaffen, defekte FPGAs in der
Serienproduktion einzusetzen, miissten defekte FPGAs jedoch giinstiger als voll funk-
tionsfahige FPGAs angeboten werden.

Das Hard-Core basierte Verfahren wurde in Abschnitt[6.3als ein aktives Verfahren klas-
sifiziert. Eine Voraussetzung fiir alle aktiven Verfahren, die eine Nutzung von defekten
FPGAs ermoglichen, ist die vorherige Diagnose der defekten FPGAs. Wegen der kost-
spieligen Testzeit wird ein Test bei heutigen Test-Verfahren allerdings sofort abgebro-
chen, wenn ein Fehler detektiert wurde. Die so eingesparte Testzeit ist signifikant, da
sehr viele Defekte bereits mit den ersten der angelegten Testmuster detektiert werden
konnen. Eine Diagnose, durch die zusitzliche Kosten fiir defekte FPGAs entstehen,
wird daher zur Zeit generell als nicht wirtschaftlich durchfiihrbar angesehen [Tr108]].
In Kapitel 3 wurden Forschungsansitze zu BIST-Verfahren fiir FPGAs vorgestellt, die
eine kostengiinstigere Diagnose defekter Logikblocke versprechen. Erst wenn ein wirt-
schaftliches Diagnose-Verfahren zur Verfiigung steht und von den FPGA-Herstellern
eingesetzt wird, kann das Hard-Core basierte Verfahren fiir die Nutzung von defekten
FPGAs in der Serienproduktion verwendet werden.
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