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Kurzfassung

Der Betrieb digitaler CMOS-Schaltungen im Subschwellbereich, d.h. bei Versor-
gungsspannung unterhalb der Schwellspannung der Transistoren, bietet eine Nische
fiir Anwendungen, bei denen die Minimierung des Energie- oder Leistungsbedarfs
das mafigebliche Entwurfskriterium darstellt, wahrend Performanzanforderungen
eher moderat und zweitrangig sind. Typischerweise kann der Energiebedarf einer
Schaltung durch den Subschwellbetrieb um eine, der Leistungsbedarf um vier
oder mehr Grofsenordnungen reduziert werden. Die Anwendungsdomaéne von
Subschwellschaltungen umfasst beispielsweise RFID, drahtlose Sensornetzwerke
und biomedizinische Implantate. Der Entwurf einer Subschwellschaltung ist jedoch
mit einer Reihe von Herausforderungen verkniipft, da der Einfluss von Prozess-,
Spannungs- und Temperaturschwankungen wesentlich ausgepragter ist als bei
konventionellen Versorgungsspannungen.

Diese Arbeit befasst sich mit dem Entwurf integrierter Digitalschaltungen, die fiir
einen ressourceneffizienten und robusten Betrieb im Subschwellbereich ausgelegt
sind. Als Basis fiir die Implementierung beliebiger digitaler Systeme wird zundchst
die Entwicklung zweier speziell fiir den Subschwellbetrieb optimierter Standardzel-
lenbibliotheken in CMOS-Technologien mit Strukturgrofien von 90 nm und 65 nm
beschrieben. Beide Bibliotheken gestatten eine dynamische Spannungsskalierung
wihrend des Betriebs bis hinauf zur nominellen Versorgungsspannung der jeweiligen
Technologie. Basierend auf den Subschwell-Standardzellen werden zwei prototy-
pische ASIC-Realisierungen vorgestellt, die die Vorziige des Subschwellbetriebs
belegen. Der erste integrierte Schaltkreis in der 90-nm-Technologie besteht aus vier
32-bit-ALUs. Der zweite ASIC in der 65-nm-Technologie enthilt zwei Kopien eines
vollstindigen Subschwellprozessors mit einer 32-bit-Architektur und sechsstufiger
Pipeline sowie spezielle Subschwell-SRAM-Blocke. Dabei wird ein neuartiges Sys-
tem zur adaptiven Spannungs- und Frequenzskalierung unter Beriicksichtigung
von Prozess- und Betriebsparameterschwankungen eingesetzt. Dieser ASIC kann
als Grundbaustein energieeffizienter eingebetteter Systeme, etwa fiir die eingangs
genannten Anwendungen dienen. Im Subschwellbetrieb kann der Energiebedarf
des Prozessors um den Faktor 11 gegeniiber dem Betrieb bei konventioneller Versor-
gungsspannung reduziert werden.

111



Abstract

The operation of digital CMOS circuits in the subthreshold region, i.e. at supply
voltage levels below the transistors’ threshold voltage, offers a niche for applica-
tions where minimizing the energy or power consumption is the most important
design criterion whereas performance requirements are moderate and of secondary
importance. Typically, the energy consumption of a circuit can be reduced by one,
the power consumption by four or more orders of magnitude during subthreshold
operation. The domain of potential applications includes RFID, wireless sensor
networks, and biomedical implants. The design of subthreshold circuits must,
however, gives rise to a number of challenges, as the influence of process, voltage,
and temperature variation is much more pronounced compared to conventional

supply voltages.

This thesis studies the design of integrated digital circuits aiming at a resource
efficient and robust operation in the subthreshold region. In a first step, two standard
cell libraries optimized for subthreshold operation in CMOS process technologies
with feature sizes of 90 nm and 65 nm are presented as a basis for the implementation
of arbitrary digital systems. Both libraries allow for a dynamic voltage scaling up to
the nominal supply voltage of the respective technology. Based on these subthreshold
standard cells, two prototypical ASIC implementations are presented, demonstrating
the benefits of subthreshold operation. The first integrated circuit fabricated in the
90 nm process consists of four 32 bit ALUs. The second ASIC fabricated in the 65 nm
process contains two instances of an entire subthreshold processor based on a 32 bit
architecture with a six-stage pipeline as well as subthreshold SRAM blocks. A novel
system providing adaptive voltage and frequency control under the influence of
process and operating parameter variation is utilized. This ASIC may serve as a basic
element for energy efficient embedded systems, for instance in conjunction with the
applications named above. During subthreshold operation, the energy consumption
of the processor can be reduced by a factor of 11 compared to a conventional supply
voltage.
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1 Einleitung

Der Betrieb digitaler CMOS! -Schaltungen im Subschwellbereich, d.h. bei Versor-
gungsspannung unterhalb der Schwellspannung der Transistoren, bietet eine Nische
tiir Anwendungen, bei denen die Minimierung des Energie- oder Leistungsbedarfs
das mafsgebliche Entwurfskriterium darstellt, wahrend Performanzanforderungen
eher moderat und zweitrangig sind. Dabei ist es auch moglich, eine Schaltung
temporar oberhalb des Subschwellbereichs zu betreiben, wenn zeitweise eine hohere
Rechenlast anféllt. Typischerweise kann der Energiebedarf einer Schaltung durch
den Subschwellbetrieb um eine, der Leistungsbedarf um vier oder mehr Grofienord-
nungen reduziert werden. Die Anwendungsdoméne von Subschwellschaltungen
umfasst beispielsweise Radio-Frequency Identification (RFID) [164], drahtlose Sen-
sornetzwerke [25, 31, 32, 101] und biomedizinische Implantate [42, 113]. Im Fall
von RFID erfolgt die Energieversorgung elektromagnetisch durch die Radiowellen.
Diese Art der Versorgung einer Schaltung wird als Energy Harvesting bezeichnet. Die
dabei tibertragene elektrische Leistung ist sehr gering. Andere Formen von Energy
Harvesting nutzen etwa piezoelektrische, thermoelektrische oder photoelektrische
Effekte zur Gewinnung geringer Energiemengen [123-125]. Bei Sensornetzen und
Implantaten ist zwar eine Batterie- oder Akkumulator-basierte Stromversorgung
moglich, allerdings kann nur eine relativ geringe Kapazitit mitgefiihrt werden. In
diesem Fall ist eine Maximierung der Zeitintervalle zwischen dem Austausch oder
dem Nachladen von Batterien oder Akkumulatoren z.B. auf ein oder mehrere Jahre
besonders wiinschenswert. Daneben wurde der Subschwellbetrieb als Schutzmaf-
nahme gegen gewisse Angriffsarten auf Kryptographie-Schaltungen vorgeschlagen
[2, 4].

Die Urspriinge der Beschreibung des Transistorverhaltens im Subschwellbereich
reichen zurtick bis in die 1950er Jahre [50]. Ebenso wurde bereits 1969 in [91] die
Nutzung dieses Betriebsbereichs fiir eine integrierte Digitalschaltung beschrieben.
Dennoch wurde der Subschwellbetrieb von Digitalschaltungen bis etwa zur Jahrtau-
sendwende in der Forschung praktisch ignoriert. Dies ist nicht zuletzt dem allgemein

L' Complementary Metal Oxide Semiconductor



1 Einleitung

dominierenden Streben nach stetig steigenden Taktraten geschuldet. Mittlerweile
gewinnt das Konzept zunehmend Beachtung als vielversprechender Losungsansatz
fiir die eingangs genannten Anwendungen.

Der Entwurf einer Subschwellschaltung ist mit einer Reihe von Herausforderungen
verkniipft, da der Einfluss von Prozess-, Spannungs- und Temperaturschwankun-
gen wesentlich ausgeprégter ist als bei konventionellen Versorgungsspannungen.
Zentrale Forschungsschwerpunkte waren und sind daher insbesondere die Analyse
derartiger Storeinfliisse auf das Schaltungsverhalten und die Entwicklung von Ent-
wurfsvorschriften fiir eine entsprechend hohe Robustheit der Schaltungen, z.B. [11,
26-28, 56, 88, 95, 97, 107, 174], sowie die Modellierung der Abhdngigkeiten des Ener-
giebedarfs von Versorgungsspannung, Schwellspannung und Schalthaufigkeiten,
z.B. [23, 27, 93, 158]. Es wurden Schaltungen unterschiedlichster Komplexitat unter-
sucht und/oder gefertigt. Einige zu nennende Beispiele sind Volladdierer [53, 106],
Mehr-Bit-Addierer [20], digitale Filter [62], Prozessoren [14, 58, 90, 136, 175] bis hin zu
vollstindigen SoCs! zur EEG?2- oder EKG3-Detektion [65, 154] sowie ein Subschwell-
FPGA* [129]. Dariiber hinaus gibt es Untersuchungen und Implementierungen,
deren Fokus auf der Ubergangsregion knapp oberhalb des Subschwellbereichs
(near-threshold) liegt, z.B. [45, 63, 172].

1.1 Verwandte Arbeiten

Moderne CMOS-Technologien erreichen fiir Subschwellschaltungen, u.a. je nach
Versorgungsspannung und verwendeten Transistortypen, Taktfrequenzen im un-
teren Megahertz-Bereich, die fiir viele der oben genannten Anwendungen eine
ausreichende Performanz bei stark reduziertem Energiebedarf bieten. Veroffentlichte
Realisierungen basieren teilweise auf kommerziellen Standardzellen-Bibliotheken,
teilweise jedoch auch, aus spéater diskutierten Griinden, auf speziell fiir diesen
Zweck entworfenen Gattern. Nachfolgend sollen einige ausgewdhlte, reprasentative
Realisierungen ndher beschrieben werden, da sie insbesondere zur vergleichen-
den Bewertung des im Rahmen dieser Arbeit Erreichten herangezogen werden
konnen. Zunichst folgt aufgrund der dhnlichen Ausrichtung dieser Arbeit eine

System on a Chip
Elektroenzephalogramm
Elektrokardiogramm

Field Programmable Gate Array

W N =



1.1 Verwandte Arbeiten

Ubersicht iiber Implementierungen von Prozessoren und Mikrocontrollern fiir den
Subschwellbetrieb.

Die Veroffentlichungen [57, 58, 109] présentieren einen 8-bit-RISC!-Prozessor mit
dreistufiger Pipeline in einer 130-nm-Technologie. Die beschriebene prototypische
Realisierung enthélt drei verschiedene Varianten des Prozessors mit jeweils unter-
schiedlicher Standardzellen-Dimensionierung (Minimaltransistoren, vergrofierte
Kanalweiten sowie vergrofierte Kanalweiten und -langen). Die Balance zwischen
NMOS- und PMOS-Treiberstarke wird durch eine Regelung der Substratspannung
eingestellt. Latch- und Multiplexer-basierte Instruktions- und Datenspeicher besitzen
Groflen von ca. 0,19 kB und 0,125 kB. Der Prozessor ist noch bei einer Spannung von
160 mV funktionsfahig und weist eine minimale Energieaufnahme von 3,5 p]J pro
Instruktion bei 350 mV und 354 kHz auf.

In [175, 176] wird ein 8-bit-CISC2-Prozessor mit zweistufiger Pipeline ebenfalls in
einer 130-nm-Technologie veroffentlicht. Der Prozessor basiert auf einer kommerzi-
ellen Standardzellen-Bibliothek, wobei jedoch Zelltypen mit im Subschwellbereich
unsicherer Funktion entfernt wurden. Die Architektur mit dem Namen Subliminal
verwendet einen optimierten Instruktionssatz sowie 0,25 kB Latch- und Multiplexer-
basierten Speicher fiir Instruktionen und Daten. Die niedrigste Versorgungsspannung
der untersuchten Exemplare betrdgt im Mittel 378 mV. Das Energieminimum von
3 pJ pro Instruktion tritt bei 360 mV und ca. 1 MHz (je nach Exemplar) auf.

Ein weiterer 8-bit-Prozessor mit zweistufiger Pipeline wird in [55, 136] unter
dem Namen Phoenix préasentiert. Der Baustein in einer 180-nm-Technologie ent-
halt Instruktions- und Datenspeicher auf Basis einer 14T-Zelle mit Grofien von
0,16 kB bzw. 0,25 kB. Die Halfte des Instruktionsspeichers ist als Festwertspeicher
(engl. Read-Only Memory, ROM) ausgefiihrt. Zur Reduktion der statischen Leis-
tungsaufnahme wahrend des Ruhezustands kénnen inaktive Schaltungsteile von
der Spannungsversorgung getrennt werden. Bei einer Versorgungsspannung von
500mV betrédgt die Taktfrequenz 106 kHz und der Energiebedarf 2,8 pJ pro Takt. Es
werden keine Werte zur minimalen Versorgungsspannung oder Energieaufnahme
angegeben.

In [65] wird ein 130-nm-SoC zur EKG-Detektion prasentiert, das neben analogen
Schaltkreisen einen 8-bit-Prozessor mit zweistufiger Pipeline auf Basis der PIC16C5X-
Architektur von Microchip enthilt. Es kommt eine kommerzielle Standardzellen-

L' Reduced Instruction Set Computer
2 Complex Instruction Set Computer



1 Einleitung

Bibliothek mit reduziertem Zellensatz zur Verwendung. Es ist nicht bekannt, welche
Speichertypen und -kapazititen genutzt werden. Die minimale Versorgungsspan-
nung des Prozessors betragt 240 mV, der minimale Energiebedarf wird mit 1,51 p]J
pro Takt bei 280 mV und 475 kHz angegeben.

Ein vollstandiger 16-bit-Mikrocontroller auf der Grundlage der MSP430-Architektur
von Texas Instruments wird in [89, 90] vorgestellt. Der 65-nm-Baustein enthilt 16 kB
Speicher auf Basis einer 8T-Bitzelle sowie einen Spannungswandler mit geschalteten
Kapazitaten zur effizienten Erzeugung der bendtigten Versorgungsspannung. Der
Prozessorkern basiert auf einer speziellen Standardzellen-Bibliothek, die im Rahmen
von Monte-Carlo-Simulationen auf eine festgelegte Fehlerwahrscheinlichkeit fiir alle
Zelltypen bei einer bestimmten Versorgungsspannung ausgelegt ist. Die minimale
Versorgungsspannung des Mikrocontrollers betrdgt 300 mV. Die minimale Energie-
aufnahme von 27,2 pJ pro Takt tritt bei einer Versorgungsspannung von 500 mV und
einer Taktfrequenz von 434 kHz auf.

In [14] wird ein weiterer 16-bit-Mikrocontroller auf MSP430-Basis in einer 65-nm-
Technologie prasentiert. Die Schaltungsrealisierung enthélt neben dem Prozessor-
kern 16 kB Instruktions- und 2 kB Datenspeicher, wobei konventioneller 6T-SRAM!
zum Einsatz kommt, der bei einer Spannung von 1V betrieben wird. Fiir den Pro-
zessor selbst wird eine kommerzielle Standardzellen-Bibliothek mit nicht-minimaler
Kanalldnge und reduziertem Zellensatz genutzt. Die Versorgungsspannung wird
wie bei dem vorstehend beschriebenen Mikrocontroller durch einen in dem Baustein
integrierten Spannungswandler mit geschalteten Kapazitdten generiert. Bei einer
Spannung von 400 mV wird eine Taktfrequenz von 25 MHz bei einem Energiebedarf
von 7 pJ pro Takt erreicht. Eine Aussage beziiglich minimaler Versorgungsspannung
oder Lage der minimalen Energieaufnahme wird nicht getroffen.

Neben diesen Prozessor- und Mikrocontroller-Implementierungen sollen nun drei
weitere relevante Schaltungen fiir Spezialanwendungen beschrieben werden.

In [159, 160] wird ein FFT2-Prozessor in einer 180-nm-Technologie vorgestellt,
der bei Versorgungsspannungen bis hinab zu 180 mV betrieben werden kann. Es
werden reellwertige FFT-Berechnungen mit Langen zwischen 128 und 1024 Punkten
und Bitweiten von 8bit und 16bit unterstiitzt. Die Schaltung basiert auf einer
speziellen Standardzellen-Bibliothek, die fiir eine minimale Versorgungsspannung
unter ungiinstigen Prozessparameter-Bedingungen ausgelegt ist. Neben dem FFT-

L Static Random Access Memory
2 Schnelle Fouriertransformation, engl. Fast Fourier Transform



1.1 Verwandte Arbeiten

Datenpfad ist ein Latch- und Multiplexer-basierter RAM! mit einer Gesamtkapazitt
von 2 kB sowie ein ebenfalls Multiplexer-basierter 2 kB grofser ROM zur Speicherung
von Koeffizienten Teil der Implementierung. Fiir eine Auflésung von 16 bit und eine
Lange von 1024 Punkten tritt ein Minimum der Energieaufnahme von 155n] pro
FFT-Berechnung bei einer Spannung von 350 mV und einer Taktfrequenz von 10 kHz
auf.

In [146] wird ein digitaler Basisbandprozessor fiir Ultrabreitband-Ubertragungen
vorgestellt. Die Schaltung basiert auf einer kommerziellen 90-nm-Standardzellen-
Bibliothek. Die hochgradig parallele Architektur mit 620 Korrelatoren bietet einen
Durchsatz von 500 Millionen Abtastwerten pro Sekunde und eine Datenrate von
100 Mbits™! bei einer Versorgungsspannung von 400 mV und einer Taktfrequenz
von 25 MHz. Die Energieaufnahme betragt 20 pJ] pro dekodiertem Bit.

Ein ]PEGZ—Coprozessor in einer 65-nm-Technologie wird in [120, 121] veroffent-
licht. Je nach Versorgungsspannung und damit verfiigbarer Performanz kénnen
verschiedene Kompressionsstandards verarbeitet werden. Die Implementierung
basiert auf einer modifizierten kommerziellen Standardzellen-Bibliothek mit re-
duziertem Zellensatz. Des Weiteren kommt eine Regelung der Substratspannung
zur Angleichung von NMOS- und PMOS-Schwellspannungen zum Einsatz. Die
minimale Versorgungsspannung des Moduls zur diskreten Cosinus-Transformation
und Quantisierung betragt 400 mV. In diesem Betriebszustand wird die Kompression
ruhender Bilder unterstiitzt, die Taktfrequenz betrdgt 2,5 MHz und die Energieauf-
nahme 0,75 p] pro Takt. Bei 700 mV kdénnen QXGA-Videos mit einer Auflésung von
2048 x 1536 Pixeln bei 15 Bildern pro Sekunde verarbeitet werden. Die Taktfrequenz
betrdagt dann 40 MHz und der Energiebedarf 2,2 p] pro Takt.

Der in Teil III dieser Arbeit diskutierte Subschwellprozessor hebt sich von den
vorstehend genannten Prozessor- und Mikrocontroller-Realisierungen insbesondere
durch folgende Punkte ab:

1. Die Standardzellen werden durch ein Mehrzieloptimierungsverfahren dimen-
sioniert, das die simultane Bertiicksichtigung mehrerer Zielfunktionen, d.h.
Eigenschaften der Zellen, wihrend der Optimierung ermdglicht. Im Gegensatz
zu bisher veroffentlichten Standardzellen-Bibliotheken fiir den Subschwell-
betrieb erlaubt dies die Berticksichtigung und Minimierung des Energiebedarfs
bereits wahrend der Entwurfsphase der Standardzellen.

U Random Access Memory
2 Joint Photographic Experts Group, Verfahren zur digitalen Bildkompression



1 Einleitung

2. Die Architektur des Prozessorkerns weist gegentiber bisherigen Implemen-
tierungen eine deutlich hohere Komplexitdt auf, so dass die mit dem Sub-
schwellbetrieb einhergehende Reduktion der Performanz abgemildert wird.
Als Beispiele seien die Datenwortbreite von 32 bit, der sechsstufige Pipeline-
Autbau, die Multiplikations-Akkumulier- und Divisionsschritt-Einheiten sowie
der SIMD-Modus genannt.

3. Der Einfluss von Prozess- und Betriebsparameter-Schwankungen wird durch
eine adaptive Spannungs- und Frequenzsteuerung kompensiert. Hierdurch
konnen notwendige Sicherheitsreserven etwa beziiglich der maximalen Takt-
frequenz reduziert und dadurch die Energieeffizienz des Prozessors erhoht
werden. Gegeniiber einer Regelung der Substratspannung bietet die hier
eingesetzte Methode den Vorteil eines geringeren Aufwands und damit nied-
rigerer Kosten. Zudem fillt keine zusédtzliche Verlustleistung durch einen
Substratspannungsregler an.

1.2 Ubersicht liber diese Arbeit

Die vorliegende Arbeit gliedert sich nachfolgend in drei Teile. In Teil I werden die
Grundlagen der Subschwelltechnik erldutert. Dazu erfolgt in Kapitel 2 zunéchst eine
Beschreibung des Transistorverhaltens im Subschwellbereich. Dabei wird auch auf
eine Reihe von Effekten eingegangen, die eine spezielle Rolle in diesem Transistorbe-
triebsbereich spielen. Zusétzlich werden grundlegende Eigenschaften der im Rahmen
dieser Arbeit eingesetzten CMOS-Prozesse von STMicroelectronics mit Strukturgro-
len von 90 nm und 65 nm im Subschwellbereich betrachtet. Kapitel 3 befasst sich
mit den Besonderheiten des Subschwellbetriebs digitaler CMOS-Schaltungen. Dabei
werden insbesondere energetische Betrachtungen und dominierende Ausfallmecha-
nismen diskutiert.

Teil II dieser Arbeit befasst sich mit dem Entwurf zweier Standardzellen-Bibliotheken
in den vorstehend genannten Technologien, die speziell fiir den Subschwellbetrieb
ausgelegt sind. Zundchst wird in Kapitel 4 die Notwendigkeit einer solchen
Standardzellen-Bibliothek zum Entwurf digitaler Subschwellschaltungen erldutert.
Anschlieflend behandelt Kapitel 5 den Entwurf einer auf hohe Robustheit optimierten
Gatterbibliothek in einer 90-nm-CMOS-Technologie. Das Kapitel diskutiert aufser-
dem einen auf dieser Bibliothek basierenden und gefertigten Baustein mit vier 32-bit-



1.2 Ubersicht tiber diese Arbeit

ALUs!. Darauf aufbauend wird in Kapitel 6 die Entwicklung einer Subschwellbiblio-
thek in einer 65-nm-CMOS-Technologie durch ein Mehrziel-Optimierungsverfahren
behandelt. Neben Beschreibungen des Optimierungsverfahrens sowie einzelner
Entwurfsentscheidungen beziiglich des Zellensatzes wird eine neuartige, in der
Bibliothek eingesetzte Pegelwandler-Schaltung vorgestellt, die einige Nachteile
bisheriger Losungen vermeidet.

Schliefslich befasst sich Teil III mit der Implementierung eines vollstandigen Sub-
schwellprozessors auf Basis der 65-nm-Subschwellbibliothek als anwendungsspezi-
tische integrierte Schaltung (engl. Application Specific Integrated Circuit, ASIC). Die
prototypische Realisierung des Prozessors und der dazugehorigen Systemumgebung
auf Basis des Rapid-Prototyping-Systems RAPTOR wird in Kapitel 7 vorgestellt. Die
Simulations- und Messergebnisse des Prozessors werden in Kapitel 8 diskutiert. Ein
Subschwell-SRAM, der ebenfalls Teil des gefertigten ASICs ist und in Kooperation
mit der Fachgruppe Nanoelektronik der Universitdt Oslo entwickelt wurde, wird in
Kapitel 9 behandelt. Kapitel 10 befasst sich mit der Takt- und Energieverwaltung des
Subschwellprozessor-ASICs, das durch eine adaptive Spannungs- und Frequenz-
steuerung die Besonderheiten des Subschwellbetriebs bertiicksichtigt. Abschliefiend
beschreibt Kapitel 11 einen Demonstrator, der die Vorteile des Subschwellprozessors
anhand einer realen Anwendung veranschaulicht. Kapitel 12 fasst die Ergebnisse
dieser Arbeit zusammen.

1 Arithmetisch-logische Einheit, engl. Arithmetic Logic Unit
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2 Transistorverhalten im
Subschwellbereich

In diesem Kapitel sollen die Grundlagen des Subschwell-Transistorbetriebs, auf dem
die Erkenntnisse und Entwicklungen dieser Arbeit basieren, erlautert werden.

Abbildung 2.1 zeigt den (vereinfachten) Technologiequerschnitt eines selbst-
sperrenden n-Kanal-MOS!-Transistors mit den Anschliissen Bulk, Source, Gate
und Drain [61]. Bulk ist der Substratanschluss und Gate die Steuerelektrode des
Transistors. Zwischen Source (Quelle) und Drain (Senke) kommt es bei leiten-
dem Transistor zu einem Stromfluss, dem Drain-Strom. Im thermodynamischen
Gleichgewicht ohne angelegte Spannungen bilden sich um die n*-Gebiete herum
Verarmungszonen aus, da an den n*-p-Ubergéingen durch Diffusion Elektronen ins
p-Substrat sowie Locher in die n*-Gebiete wandern und dort rekombinieren, so
dass in diesen Bereichen kaum freie Ladungstrager vorhanden sind. Die zurtick-
bleibenden Akzeptor- und Donatorionen bilden eine Raumladungszone, die auf
n*-Seite ein positives und auf p-Seite ein negatives Vorzeichen besitzt. Durch die
Raumladungszone entsteht eine Potentialdifferenz, die als Diffusionsspannung Up
bezeichnet wird, und damit ein elektrisches Feld, das die Elektronen zurtiick in die
n*-Gebiete und die Locher zuriick ins p-Substrat treibt. Auf diese Weise besteht ein
Gleichgewicht zwischen Diffusionsstrom und Driftstrom.

Da die Raumladungszonen an freien Ladungstragern verarmt sind, kann beim
Erhohen der Drain-Source-Spannung Upg nahezu kein Stromfluss zwischen Drain
und Source stattfinden; der Transistor sperrt. Wird nun eine positive Gate-Source-
Spannung Ugs angelegt, so wandern durch das entstehende elektrische Feld Minori-
tatsladungstrager, d.h. Elektronen, aus der Tiefe des p-Substrats an die Oberfldache
unmittelbar unter dem Gateoxid, wahrend gleichzeitig Majoritdtsladungstrager, d.h.
Locher, durch das elektrische Feld von der Oberfldche verdrangt werden. Durch
Rekombination entsteht so eine Verarmungsschicht an der Oberfldche. Ab einer

1 Metall-Oxid-Halbleiter-Struktur, engl. Metal Oxide Semiconductor
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2 Transistorverhalten im Subschwellbereich

Ups
Bulk «——— Source —— Gate Drain
p* nt n*

p

Abbildung 2.1: Technologiequerschnitt eines selbst-sperrenden NMOS-Transistors

bestimmten Gate-Source-Spannung, ndmlich der Schwellspannung Uty des Transis-
tors, befinden sich mehr Minoritdtsladungstrager als Majoritatsladungstrager an der
Oberflache des Halbleiters, so dass sich ein n-leitender Kanal zwischen Drain und
Source ausbildet. Man spricht in diesem Fall von starker Inversion. Bei angelegter
Drain-Source-Spannung kann nun ein Strom fliefen; der Transistor leitet.

In nicht entarteten Halbleitern gilt das Massenwirkungsgesetz [40]

nopo = n; (2.1)

wobei ny und pg die Konzentrationen der freien Elektronen bzw. Locher sind
und n; die Eigenleitungsdichte des verwendeten Halbleiters ist. Aufgrund des
multiplikativen Zusammenhangs sind also immer sowohl Elektronen als auch
Locher gleichzeitig vorhanden. Auf den NMOS-Transistor angewendet bedeutet
dies, dass auch fiir Ugg < Uty freie Elektronen im Bereich unterhalb des Gates
vorhanden sind, wenngleich kein ausgepragter n-leitender Kanal besteht. Dieser
Effekt wird bereits 1955 in [50] fiir die MIS!-Struktur erldutert und als parabolischer
Bereich bezeichnet. Bei Anlegen einer Drain-Source-Spannung kommt es durch
Diffusionsprozesse somit zu einer Bewegung dieser freien Elektronen und dadurch
zu einem geringen Stromfluss. Dieser Betriebsbereich des MOS-Transistors wird als
Subschwellbereich bezeichnet. Man spricht auch von schwacher Inversion aufgrund des
nicht vollstindig ausgeprégten n-leitenden Kanals. Teilweise wird zur Abgrenzung
des Ubergangs zwischen schwacher und starker Inversion der Betrieb bei Gate-
Source-Spannungen in der Nadhe der Schwellspannung, also Ugs = Uty, auch als
moderate Inversion bezeichnet.

1 Metall-Isolator-Halbleiter-Struktur, engl. Metal Insulator Semiconductor
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Der Drain-Strom eines NMOS-Transistors im Subschwellbereich kann durch

V -V -
Ip = —Ippexp nL?T exp LITS —exp D) (2.2)

beschrieben werden [157]. Dabei sind Vg, V5 und V die Potentiale von Gate, Source
und Drain bezogen auf das Substratpotential, I ist ein charakteristischer Strom, n
der sogenannte Slope-Faktor und Ut = kgT/q die Temperaturspannung. Fiir einen
PMOS-Transistor sind die Vorzeichen aller Potentiale zu negieren. In dieser Form
wird der Subschwellstrom auch in Transistormodellen fiir Schaltungssimulationen
berechnet, etwa beim BSIM4-Modell [108] oder beim EKV-Modell [17, 47]'. Der
charakteristische Strom I ist nach dem EKV-Modell gegeben durch

) —U
Ipo = 2np Ch U2 exp HJTH (2.3)

wobei 1, die Ladungstragerbeweglichkeit, C{, die Gateoxid-Kapazitdtsdichte und
Uty die Schwellspannung ist. Fiir den Slope-Faktor n gilt
Ca

Cox

mit dem Kapazitdtsbelag der Verarmungsschicht C); [157]. Anschaulich beschreibt n
das Verhiltnis eines kapazitiven Spannungsteilers, durch den das Oberfldchenpoten-
tial des Halbleiters zwischen Drain und Source aus der Gate-Spannung hervor geht.
Der Teilausdruck

n=1+

(2.4)

, W
;B = ‘uCCoxf (25)

aus Gleichungen 2.2 und 2.3 wird auch als Verstarkungsfaktor bezeichnet. Ebenso
erfolgt in der Literatur gelegentlich die Ersetzung von 2n durch K.

Falls Source und Bulk auf dem selben Potential liegen, kann Gleichung 2.2 mit den
gewohnten Spannungen Upg und Ugs auch vereinfacht ausgedriickt werden als

—Ups
Ur

; (2.6)

Ip = KIDO exp rlzl_LGli (1 —exp
Die Gleichungen 2.2 bzw. 2.6 weisen mehrere Exponentialterme auf, die charak-
teristisch fiir den Subschwellbereich sind. Diese exponentiellen Abhdngigkeiten
bewirken, dass bereits geringfiigige Anderungen der Spannungen, der Temperatur
oder der Prozessparameter einen starken Einfluss auf den Drain-Strom haben kénnen.
In der Folge hat dies ebenso Auswirkungen auf viele Schaltungseigenschaften wie
etwa Verzogerungszeiten oder Verlustleistung.

! Das PSP-Modell verfolgt einen génzlich anderen Ansatz und kommt ohne eine getrennte Modellie-
rung von starker und schwacher Inversion aus [52].
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2 Transistorverhalten im Subschwellbereich

1073
10-°
<
S
107°
— NMOS, W/L =0,5/0,06
—— PMOS, W/L =1,0/0,06
10—12

0 0,1 0,2 0,3 04 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1 1,1 1,2
Ugs [V]

Abbildung 2.2: Transferkennlinien der 65-nm-Technologie (simuliert, Upg = 1,2V)
Spannungsabhingigkeit

Abbildung 2.2 zeigt die simulierten Transferkennlinien der NMOS- und PMOS-
Transistoren der 65-nm-Technologie von STMicroelectronics in logarithmischem
Maf3stab. Fiir diese Simulation betrdgt die Drain-Source-Spannung konstant 1,2V
und die Temperatur 300 K bzw. Ut = 25,8 mV. Die Transistormafie sind so gewéhlt,
dass die Drain-Strome von NMOS und PMOS etwa gleiche Grofse besitzen. Die
Schwellspannung betragt etwa 450 mV. Unterhalb dieser Gate-Source-Spannung
erkennt man deutlich den exponentiellen Charakter der Transferkennlinien. In
diesem Bereich variiert der Drain-Strom tiber fiinf GrofSenordnungen, wahrend er
sich oberhalb der Schwellspannung lediglich {iber zwei Groffenordnungen dndert.

Aus den Kennlinien lassen sich die Transistorparameter Iy und n aus Gleichung 2.6
durch zwei Messpunkte im Subschwellbereich bestimmen. Seien Ugs;, Ugsy < UtH.
Es gilt:

exp des2
Ip(Ugs2) &Pty o Hos2 — Ucsi

= = 2.7
Ip(Ucs1)  exp %S; nUr @7)
u - U
=n=—S2ope 28)
Urln Ip(Ugs1)
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Technologie Transistor n ‘ Ipo [pA] ‘

65 nm Low Power NMOS 1,586 | 20,18
PMOS 1,540 6,14
NMOS 1,473 | 850,06
90 nm General Purpose PMOS 1526 | 368.54

Tabelle 2.1: Transistorparameter n und Ipy der verwendeten Technologien von

STMicroelectronics
400 350
300
< <
£ 200 = 300
L 2
100
0 250
0 50 100 0 50 100
T[°C] T [°C]
(a) schwache Inversion (Ups = Ugs = 0,3V) (b) starke Inversion (Upg = Ugs = 1,2V)

Abbildung 2.3: Temperaturabhédngigkeit des Drain-Stroms (simuliert)

Nachdem 7 bekannt ist, kann aufierdem Iy bestimmt werden. Aus Gleichung 2.6
folgt:
Ip(Ugsp)

w Ucsy (1 _ ﬁ)
L XP %ty (1 eXp T,

Mit den Messpunkten Ugs; = 0V und Ugs, = 0,4V ergeben sich die in Tabelle 2.1
angegebenen Werte. Zusétzlich sind die auf gleiche Weise ermittelten Transistorpara-
meter der ebenfalls in dieser Arbeit verwendeten 90-nm-Technologie angegeben.

Ipg = (2.9)

Temperaturabhingigkeit

Der Einfluss der Temperatur auf den Drain-Strom im Subschwellbereich ist in Abbil-
dung 2.3a dargestellt. Zuséatzlich zeigt Abbildung 2.3b die Temperaturabhédngigkeit
bei starker Inversion. Im Vergleich der beiden Diagramme fallen zwei wesentliche
Unterschiede auf. Zum einen dndert sich der Drain-Strom im betrachteten Tempe-
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2 Transistorverhalten im Subschwellbereich

raturintervall von —40 °C bis 125 °C bei schwacher Inversion deutlich stiarker als
bei starker Inversion. Bezogen auf den Wert des Stroms bei Raumtemperatur von
25°C betrdgt die relative Anderung bei schwacher Inversion etwa 670 % und bei
starker Inversion etwa 21 %. Zum anderen ist das Temperaturverhalten in den beiden
Betriebszustdnden entgegengesetzt zueinander, d.h. bei schwacher Inversion nimmt
der Drain-Strom mit steigender Temperatur zu, wahrend bei starker Inversion eine
Abnahme des Stroms zu beobachten ist. Folgende Temperaturabhéngigkeiten sind
dabei ausschlaggebend [61]:

ue(T) = 1e(300K) (ﬁ)_ (2.10)
Ur(T) = Urp + 20r(T) + v26r(T) (2.11)
¢p(T) = Urln nZ;(]‘;) (2.12)
Ur(T) = "BTT (2.13)
ni(T) = CT? exp % (2.14)

mit gewissen Konstanten a,, Urp, v, Na, kg, g, C und ng. Es ergeben sich folgende
Temperaturkoeffizienten (fiir y. und Uty im Bereich der Raumtemperatur):

dye _ 1e(300K)
ar CO0K) = =355 219
dUry (300K) ~ -2mVK™! <0 (2.16)
dT
dor 1 Wg 3k Wg
W_T((PF_Z_q _Z<O ,denn[61]2—q>¢)p (2.17)
dUr kg _ -1
i 86,173 VK1 >0 (2.18)
=C ex >0 2.19
dT = VT ¥ 2ksT 1)

L oa, betrdgt etwa 1,5 bis 2. Ugp ist die Flachbandspannung, y der Substratsteuerfaktor, N4 die
Akzeptordichte im Substrat, kg die Boltzmann-Konstante, g die Elementarladung und W, der
Bandabstand. Es sei bemerkt, dass auch fiir W, eine gewisse Temperaturabhingigkeit gilt.
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Bei schwacher Inversion (Abbildung 2.3a) dominieren die Einfliisse von Ut und
Uty nach Gleichungen (2.6) und (2.3); der Drain-Strom nimmt mit steigender
Temperatur zu. Fiir diesen Effekt ldsst sich eine anschauliche Erkldarung finden:
Bei schwacher Inversion kommt der Drain-Strom iiberwiegend durch Diffusion
zustande. Da Diffusion die Folge thermischer Bewegung ist, ist eine Zunahme des
Diffusionsstroms bei steigender Temperatur zu beobachten. Zuséatzlich nimmt #; mit
der Temperatur zu. Geht man von Storstellenerschopfung aus, so gilt im Substrat
po & Na und man erkennt an Gleichung (2.1), dass die Minoritédtstragerdichte ng,
also die Dichte der freien Elektronen, ebenfalls bei steigender Temperatur zunimmt.
Der Inversionseffekt wird also bei hoherer Temperatur verstarkt, was sich durch den
negativen Temperaturkoeffizienten von Uty zeigt und ebenfalls zum Steigen des
Drain-Stroms beitragt.

Nun wird der Fall starker Inversion betrachtet (Abbildung 2.3b). Da bei den durch-
gefiihrten Simulationen Upg = Ugg gilt, befindet sich der Transistor im Sattigungs-
bereich. Es gilt [61]:
HCCIOX W
2 L
Die negativen Temperaturkoeffizienten von p, und Uty bewirken gegenldufige
Anderungen des Drain-Stroms. Bei hoher Gate-Source-Spannung dominiert die
Reduktion der Ladungstragerbeweglichkeit ., was die Abnahme des Stroms erklart.
Anschaulich lasst sich dieser Effekt folgendermaflen erkldren: Bei starker Inversion
entsteht der Drain-Strom hauptsédchlich durch Ladungstragerdrift. Da bei hoherer
Temperatur die Wahrscheinlichkeit fiir Stofle zwischen Ladungstragern und dem
Kristallgitter des Halbleiters aufgrund der stiarkeren Gitterschwingungen steigt,
nimmt die mittlere freie Wegldnge, damit die Beweglichkeit ., und letztendlich der
Drain-Strom ab.

Ip = (Ugs — Urpy)? (2.20)

Prozessparameterschwankungen

Durch Prozessschwankungen treten Variationen der Transistorparameter auf, die
eine Streuung des Drain-Stroms unterschiedlicher Transistorexemplare bewirken.
Ein Vergleich dieser Einfliisse in starker und schwacher Inversion ist in Form von His-
togrammen in Abbildung 2.4 dargestellt. Hierzu wurden Monte-Carlo-Simulationen
[10] mit jeweils 10 000 Durchldufen mit Cadence Analog Design Environment aus-
gefiihrt, wobei globale und lokale Parametervariationen berticksichtigt wurden.
Anhand der relativen Streuung des Drain-Stroms ¢/u von 0,84 bzw. 0,08 erkennt
man, dass sich Parameterschwankungen bei schwacher Inversion zehnmal starker
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2 Transistorverhalten im Subschwellbereich

4000 = T 1500 — T
u =380,32nA M u =294,58 pA
3000 0 =6724nA je 0 =2348 A
- o/u=0.84 1000 o/u=0,08
N =10000 N =10000
2000 Lt = -
500
1000
0 — 0 |
0 450 900 200 300 400 500
Ip [nA] Ip [pA]
(a) schwache Inversion (Ups = Ugs = 0,3 V) (b) starke Inversion (Ups = Ugs = 1,2V)

Abbildung 2.4: Streuung des Drain-Stroms durch Prozessparameterschwankungen

auf den Drain-Strom auswirken, als bei starker Inversion. Es sei an dieser Stelle
bemerkt, dass der Mittelwert u sowie die Standardabweichung o bzw. der Va-
riationskoeffizient o/p im Rahmen dieser Arbeit zur vergleichenden Bewertung
verschiedener, auch nicht normalverteilter Daten herangezogen werden. Auf eine
genauere Charakterisierung der jeweiligen Verteilung durch weitere Parameter wird
dabei der Einfachheit halber verzichtet.

Die Streuung der Transistorparameter Utgy, 7 und g durch globale Prozessparameter-
schwankungen ist abhdngig von den Transistormafien W und L. Transistoren mit
grofierer Kanalflache weisen geringere Parameterschwankungen auf als Transistoren
mit kleinerer Kanalfldche. Dies wird durch folgende Zusammenhénge beschrieben
[116]:

AUTH
u = 2.21
o(Urh) WL (2.21)
o(n) = An (2.22)

5

of)  Ap

P VWL
Hierdurch ergibt sich ein Ansatzpunkt zur Reduktion des Einflusses von Prozess-
schwankungen auf das Transistorverhalten: Vergrofsert man Transistorweite und
-lange jeweils um einen Faktor s > 1, so vergrofiert sich die Kanalfliche W - L
um den Faktor s2. Dadurch reduzieren sich o(Urgy), o() und o(8)/f um den Fak-
tor 1/s. Gleichzeitig bleibt dabei der Verstarkungsfaktor § erhalten und es ergibt

(2.23)
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2.1 Geometrieeffekte

sich unter Vernachldssigung der im nachfolgenden Abschnitt 2.1 beschriebenen
Geometrieeffekte der gleiche Drain-Strom.

Bei der Schaltungsanalyse unter Grenzfallbedingungen der Prozessparameter be-
trachtet man haufig Konstellationen, in denen die Parameter der Transistormodelle
um ein bestimmtes Vielfaches der Standardabweichung o hoher oder niedriger als
der jeweilige Mittelwert u bei Nominalbedingungen liegen. Sind die Parameter
derart verschoben, dass sich dadurch eine Erhéhung des Drain-Stroms ergibt, so
spricht man von einem schnellen Transistor. Bei einer Parametermodifikation in
umgekehrter Richtung spricht man von einem langsamen Transistor.

2.1 Geometrieeffekte

Die Schwellspannung Uty hdngt nicht nur, wie im vorangegangenen Abschnitt
gezeigt, von der Temperatur ab, sondern auch von Weite und Lange des jeweiligen
Transistors. Nachfolgend werden die hierfiir verantwortlichen Ursachen erldutert.

Kurzkanaleffekt

Bei Transistoren mit geringer Kanalldnge tritt eine Uberlappung der von Drain und
Source verursachten Verarmungszonen auf [61, 161]. Dadurch weisen Transistoren
mit kurzen Kanélen eine geringere Schwellspannung auf als Transistoren mit langen
Kanilen. Dieser Effekt wird als Kurzkanaleffekt (engl. Short Channel Effect, SCE)
bezeichnet. Technologisch ist der SCE von der Substratdotierung abhdngig, da
hierdurch die Ausdehnung der Verarmungszonen beeinflusst wird. Zusatzlich
wirkt sich auch die Drain-Source-Spannung auf die Grofie der Verarmungszonen
aus, wobei eine Erhohung zu einer Reduktion der Schwellspannung fiihrt. Dieser
ebenfalls bei kurzen Transistorkanilen starker ausgepréagte Effekt wird als Drain
Induce Barrier Lowering (DIBL) bezeichnet.

Inverser Kurzkanaleffekt

Aufgrund verschiedener Effekte kommt es im Kanalbereich durch unerwiinschte
Diffusionsprozesse zu einem inhomogenen, von der Transistorldnge abhidngigen
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2 Transistorverhalten im Subschwellbereich

Profil der Substratdotierung [98, 102, 114, 122, 142]. Einige dieser Effekte sind
beschleunigte Diffusion durch Ionenimplantation (Transient Enhanced Diffusion),
durch Oxidation (Oxidation Enhanced Diffusion) und durch Silizidbildung (Silicidation
Enhanced Diffusion). Die Auswirkung ist eine Erhohung der Schwellspannung bei
sehr kurzen Transistorkandlen, was als inverser Kurzkanaleffekt (engl. Reverse Short
Channel Effect, RSCE) bezeichnet wird. Eine Erhohung der Substratdotierung in
Source- und Drain-Ndhe wird bei Prozessen mit Halo-Dotierung durch spezielle
Prozessschritte zur Unterdriickung von SCE und DIBL bewusst herbeigefiihrt. Diese
Prozesse weisen einen ausgepragten RSCE auf [30]. Die in dieser Arbeit eingesetzten
Technologien setzen allerdings keine Halo-Dotierungen ein.

Schmalkanaleffekt und inverser Schmalkanaleffekt

Die Aktivgebiete! unterschiedlicher Transistoren werden umlaufend durch Dickoxid
gegeneinander isoliert. Bei Technologien grofier 0,25 um kommt dabei Local Oxidation
of Silicon (LOCOS), bei neueren Technologien Surface Trench Isolation (STI) zum
Einsatz [60]. Durch das bis ins Substrat hineinreichende Oxid kommt es in Richtung
der Kanalweite an den Seiten des Transistorkanals zu Randeffekten durch den
gednderten Verlauf der elektrischen Feldlinien [61]. Diese Randeffekte wirken sich
bei geringen Kanalweiten starker auf das Transistorverhalten aus als bei grofieren
Kanalweiten. Bei LOCOS-Prozessen bewirken die Randeffekte eine Erhohung der
Schwellspannung bei schmalen Transistoren, was als Schmalkanaleffekt (engl. Narrow
Channel Effect, NCE) bezeichnet wird. In STI-Prozessen tritt hingegen eine Absenkung
der Schwellspannung auf, dies wird inverser Schmalkanaleffekt (engl. Reverse Narrow
Channel Effect, RNCE) genannt. Bei den im Rahmen dieser Arbeit eingesetzten
Technologien handelt es sich um STI-Prozesse.

Die Auswirkungen der oben genannten Effekte beim Betrieb eines Transistors in
schwacher und starker Inversion werden in Abbildung 2.5 deutlich. Dargestellt ist
der Drain-Strom Ip eines NMOS-Transistors in der 65-nm-Technologie in Abhidngig-
keit von Kanalldnge und Kanalweite. Bei starker Inversion erkennt man, wie aus
klassischer Sichtweise zu erwarten, eine monotone Zunahme des Drain-Stroms bei
grofierer Kanalweite und kleinerer Kanallange. Hier tiberwiegt also der Einfluss
des Faktors W/L nach Gleichung 2.20 gegeniiber Geometrie-bedingten Anderungen
der Schwellspannung Ury. Im Subschwellbereich hingegen tritt bei kleinen Langen
unterhalb etwa 400nm eine Abnahme von Ip auf, die durch die Erh6hung der

1 Zusammenfassung von Source-, Drain- und Kanalbereich
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2.2 Zusammenfassung

< <
S =
2 2
0,5 05
00
L [um] W [pum] L [um] W [um]
(a) schwache Inversion (Ups = Ugs = 0,3V) (b) starke Inversion (Ups = Ugs = 1,2 V)

Abbildung 2.5: Abhingigkeit des Drain-Stroms von den Transistormafien

Schwellspannung aufgrund des RSCE zu erkldren ist. AufSerdem nimmt I bei
Kanalweiten unter ca. 250 nm durch den RNCE bedingt zu.

Aufgrund dieser Zusammenhidnge ist eine besondere Aufmerksamkeit bei der
Dimensionierung von Schaltungen fiir den Subschwellbetrieb erforderlich. Es ist
bei CMOS-Gattern beispielsweise ohne weiteres nicht ausreichend, den PMOS-
Transistor etwa mit der dreifachen Weite des NMOS-Transistors auszulegen, um
den entsprechenden Unterschied beziiglich der Beweglichkeiten von Lochern und
Elektronen auszugleichen. Stattdessen sind Schaltungssimulationen auf Basis von
Transistormodellen mit akkurater Modellierung des Subschwellbereichs erforderlich.
Bei einem derartigen Vorgehen konnen RSCE und RNCE sogar zu einem Vorteil bei
der Auslegung von Subschwellschaltungen genutzt werden [7, 77, 78, 83].

2.2 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden das Verhalten von MOS-Transistoren im Subschwell-
bereich und die damit verbundenen Besonderheiten erldutert. Unter Beachtung
dieser Besonderheiten ldsst sich der Subschwellbereich fiir den Betrieb integrierter
Schaltungen nutzen. Nachfolgend wird untersucht, welche Konsequenzen sich fiir
den Subschwellbetrieb digitaler CMOS-Schaltungen ergeben.
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3 Digitale CMOS-Schaltungen im
Subschwellbetrieb

Der Betrieb einer digitalen integrierten CMOS-Schaltung im Subschwellbereich hat
einen Einfluss auf wichtige Eigenschaften wie Energiebedarf, Taktfrequenz und
Robustheit. Dieses Kapitel betrachtet die Vorteile und Herausforderungen eines
solchen Schaltungsentwurfs.

3.1 Energetische Betrachtungen

Eine Moglichkeit die Verlustleistung von CMOS-Schaltungen zu reduzieren besteht
darin, die Versorgungsspannung zu senken. Unter Vernachldssigung von statischen
Anteilen ldsst sich die Verlustleistung einer CMOS-Schaltung ndherungsweise
durch

1
Payn = Ef CeitV3p (3.1)

ausdriicken [6]. Dabei ist f die Taktfrequenz, Vpp die Versorgungsspannung und
Ceff eine Proportionalitdtskonstante, die die effektiv pro Takt umgeladene Kapazitat
der Schaltung angibt. Es ist zu beachten, dass f selbst von der Versorgungsspannung
abhéngt. Geht man davon aus, dass die durchschnittliche Lastkapazitit eines Gatters
Cg wihrend einer Taktperiode durch den konstanten Strom I, eines Transistors
gerade umgeladen wird, so gilt [161]:

Ion
= — 3.2

Der Strom I, hingt vom Betriebsbereich der Transistoren ab. Bei starker Inversion
gilt etwa die Ndherung [161]

f= (Vpbp — Urn)*
LppK1CgVpp

(3.3)
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3 Digitale CMOS-Schaltungen im Subschwellbetrieb

und im Subschwellbereich [161]

Vbp
Ipo exp il

= - 3.4
LppK2CgVpp G4

Kj, und a sind Konstanten und Lpp gibt die Logiktiefe des kritischen Pfades an. «
liegt zwischen 1 und 2, so dass sich bei starker Inversion eine linear bis quadratisch mit
der Versorgungsspannung wachsende Taktfrequenz ergibt. Im Subschwellbereich ist
der Zusammenhang zwischen Versorgungsspannung und Taktfrequenz exponentiell.
Betrachtet man anstelle der Verlustleistung die pro Takt umgesetzte Energiemenge,
so erhdlt man den von der Taktfrequenz unabhédngigen Ausdruck

P 1
Egyn = 7o —CeiV3p (3.5)

2

Aus den obigen Gleichungen wird deutlich, dass die Versorgungsspannung einen
starken Einfluss sowohl auf die Verlustleistung als auch auf den Energiebedarf
hat. Wie bereits erwihnt, vernachlissigen diese Uberlegungen jedoch die statischen
Verlustleistungsanteile. Die statische Verlustleistung eines CMOS-Inverters wird
ndherungsweise durch den Subschwellstrom des jeweils sperrenden Transistors
bestimmt. Geht man von idealen Logikpegeln an Ein- und Ausgédngen aus, so gilt
Ugs = 0 und |Ups| = Vpp und es ergibt sich aus Gleichung 2.6 fiir die gesamte
Schaltung der Leckstrom

_%ﬂ (3.6)

lieak = K3lpp (1 —exp Uy

Die Konstante K3 bertiicksichtigt dabei die Gatteranzahl und das mittlere Verhéltnis
W/L der Gatter. Sofern gilt Vpp > Ur lésst sich dieser Ausdruck vereinfachen zu

lieak = K3lpg (3~7)

Fiir eine Versorgungsspannung im Subschwellbereich betrdgt der statische Energie-
umsatz damit

Treni V- _V
&m:ﬁ%wzmm%@wgwpﬂf (3.8)

Fiir Vpp > nlUt tiberwiegt der exponentielle Einfluss der Versorgungsspannung,
so dass der statische Energieumsatz zu kleineren Versorgungsspannungen hin an-
steigt. Dadurch besitzt die insgesamt pro Takt benétigte Energie Etot = Eqyn + Estat
bei einer bestimmten optimalen Versorgungsspannung ein Minimum. Dies ist in
Abbildung 3.1 illustriert. In vielen Fillen kann die Energieaufnahme einer Schaltung
in diesem optimalen Betriebspunkt um einen Faktor 10 bis 20 gegeniiber dem Betrieb
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Abbildung 3.1: Energieminimum einer CMOS-Schaltung im Subschwellbereich

bei nomineller Versorgungsspannung reduziert werden [134]. Die genaue Lage dieses
Punktes hdangt insbesondere vom Verhiltnis zwischen statischen und dynamischen
Energieanteilen und letztere wiederum von den durchschnittlichen Schalthdufigkei-
ten ab, die einen direkten Einfluss auf Ce¢s haben. Eine hohe Schalthdufigkeit fiihrt
zu einem hohen dynamischen Energieumsatz, so dass sich bei konstanter statischer
Energie die Lage des Energieminimums zu kleineren Spannungen hin verschiebt.
Umgekehrt resultiert eine niedrige Schalthdufigkeit in einer hoheren optimalen
Versorgungsspannung. Eine eingehende Analyse und Modellierung verschiedener
Abhéngigkeiten der Lage des Energieminimums findet sich etwa in [161].

3.2 Robustheit und Ausfallmechanismen

Die energetisch vorteilhaften Eigenschaften des Subschwellbetriebs werden durch ei-
ne Reihe von Herausforderungen erkauft, die sich in einer reduzierten Robustheit der
Schaltungen gegentiber verschiedenen Storeinfliissen wie etwa Rauschen, kapazitive
Kopplungen unterschiedlicher Netze oder Temperatur- und Spannungsschwankun-
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Abbildung 3.2: In/Ig-Verhiltnis in Abhidngigkeit von der Versorgungsspannung

gen darstellen. Ein wesentlicher Grund fiir die reduzierte Robustheit ist die Abnahme
des Verhiltnisses Ion /Iog mit sinkender Spannung. Als On-Strom Iy, eines Transistors
wird derjenige Strom bezeichnet, der fliefst, wenn Upg und Ugs (betragsmafiig) der
Versorgungsspannung entsprechen. Dies ist der maximale Strom, der wéhrend des
Umschaltens eines Gatterausgangs fliefst. Der Off-Strom I ist dadurch bestimmt,
dass Ugs = 0 ist, wiahrend Ups weiterhin der Versorgungsspannung entspricht. I
ist also der Leckstrom, der durch den jeweils sperrenden Transistorzweig eines
Gatters im stationdren Zustand fliefst. I, /I,¢ beschreibt anschaulich das Verhaltnis
der Leitfahigkeit zwischen einem leitenden und einem sperrenden Transistor. Dieser
Wert hat einen direkten Einfluss darauf, wie ausgepragt die Logikpegel eines Gatters
sind und damit auch auf die Grofie der Storabstdande. Fiir die im Rahmen dieser
Arbeit betrachtete 65-nm-Technologie ist das Ion/Iog-Verhdltnis einzelner NMOS-
und PMOS-Transistoren in Abhédngigkeit von der Versorgungsspannung in Abbil-
dung 3.2 dargestellt. Wahrend bei voller Versorgungsspannung das Verhiltnis bei
tiber 10° liegt, sinkt dieser Wert im Subschwellbereich auf unter 1000 und nimmt
dort weiter exponentiell ab, wie der Abbildung zu entnehmen ist. Bei sinkender Ver-
sorgungsspannung nehmen daher die relativen Storabstdnde ab und die Robustheit
der Gatter sinkt.

Wie in Kapitel 2 gezeigt wurde, steigt auflerdem die Empfindlichkeit der Drain-
strome unter anderem gegeniiber Prozessschwankungen. Durch entgegengesetzte
Prozessbedingungen fiir NMOS und PMOS, also z.B. schneller NMOS, langsamer
PMOS, kann es damit im Subschwellbereich zu einem stark unsymmetrischen Span-
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Schaltung, Technologie, Besonderheiten Spannung ‘ Referenz ‘
Ringoszillator 100 mV [145]
Inverter und NAND2, 180 nm, Regelung der Sub-| 100mV [16]
stratvorspannung

8-bit-Multiplizier-Akkumulier-Einheit, 140 nm, Re- | 175mV [72]

gelung der Substratvorspannung, sehr niedrige
Schwellspannung (50 mV)

Ringoszillator, 180 nm, Regelung der Substratvor-| 80mV [64]
spannung

16-bit-FFT-Prozessor, 1024 Punkt, 180 nm 180 mV [160]
8-bit-FIR-Filter 8. Ordnung, 130 nm, Regelung der | 84mV [62]
Substratvorspannung

8-bit-RISC-Prozessor, 130 nm, Regelung der Sub-| 160mV [57]
stratvorspannung

8-bit-Multiplizierer, 130 nm, Schmitt-Trigger-Logik 62mV [96]

Tabelle 3.1: Implementierungen mit sehr niedriger Versorgungsspannung

nungsiibertragungsverhalten der Gatter und damit zu einer weiteren signifikanten
Abnahme der Storabstdande kommen. Aus diesem Grund kann die Versorgungsspan-
nung einer CMOS-Schaltung nicht beliebig weit abgesenkt werden, ohne dass es
zu einer Fehlfunktion kommt. Verschiedene Veroffentlichungen untersuchen die
theoretische untere Grenze der Versorgungsspannung fiir CMOS-Schaltungen, z.B.
[16, 74, 75, 144], wobei unterschiedliche Autoren Werte zwischen 1Ut und 8Ur
als Minimalwert vorschlagen. Dies entspricht bei Raumtemperatur Versorgungs-
spannungen zwischen etwa 25mV und 200mV. Eine Ubersicht {iber praktische
Implementierungen von Schaltungen, die in diesem Spannungsbereich realisiert
wurden, ist in Tabelle 3.1 angegeben.

Eine weitere Fehlerursache, die bei reduzierter Versorgungsspannung zum Tragen
kommt, entsteht durch die zeitlichen Anforderungen sequenzieller Elemente, also ins-
besondere Flipflops, an die eingehenden Signale. Dies sind die Setup- und Hold-Zeiten.
Durch den starken Einfluss der Prozessschwankungen, hier insbesondere innerhalb
eines Schaltungsexemplars (engl. On-Chip Variation, OCV) auf die Gatterverzogerun-
gen im Subschwellbereich kommt es hier beim Senken der Versorgungsspannung
zu einer zeitlichen Verschiebung unterschiedlicher Logikpfade zueinander. Dies
kann Verletzungen der Setup- und Hold-Anforderungen zur Folge haben. Wéahrend
sich Setup-Verletzung durch eine Reduktion der Taktfrequenz beheben lassen, fiih-
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3 Digitale CMOS-Schaltungen im Subschwellbetrieb

ren Hold-Verletzungen unabhingig von der verwendeten Taktfrequenz zu einer
Schaltungsfehlfunktion. Es ist daher sehr wichtig, bei der Implementierung von
Subschwellschaltungen ein besonderes Augenmerk auf Hold-Anforderungen unter
dem Einfluss von Prozessschwankungen zu legen. Eine detaillierte Beschreibung
dieses Effektes und der zur Vermeidung erforderlichen Schritte ist in Abschnitt 7.4
gegeben.

Insgesammt ladsst sich festhalten, dass die wichtigsten Fehlerursachen fiir den Schal-
tungsbetrieb im Subschwellbereich unzureichende Storabstande bzw. Logikpegel
und Hold-Verletzungen sind. Zu diesem Schluss kommt beispielsweise auch [15].

3.3 Grenzfallbedingungen

In Kapitel 2 wurde gezeigt, dass der Drain-Strom bei starker und schwacher Inver-
sion ein entgegengesetztes Temperaturverhalten zeigt. Diese Besonderheit muss
bei der Definition der beziiglich der Gatterlaufzeiten besten und schlechtesten
PVT!-Betriebsbedingungen (engl. Best Case und Worst Case) beachtet werden. Bei
gewoOhnlichen CMOS-Digitalschaltungen wird der ungtinstigste Fall in der Regel
durch die Kombination langsamer NMOS, langsamer PMOS, eine um 10 % reduzierte
Versorgungsspannung und eine Temperatur von 125 °C festgelegt. Der beste Fall
lautet dementsprechend schneller NMOS, schneller PMOS, eine um 10 % erhohte
Versorgungsspannung und eine Temperatur von —40 °C. Fiir eine Subschwellschal-
tung sind die Temperaturwerte aus obigem Grund zu vertauschen, es gilt also als
ungiinstigster Fall die Kombination langsamer NMOS, langsamer PMOS, eine um
10 % reduzierte Versorgungsspannung und eine Temperatur von —40°C und als
bester Fall die Kombination schneller NMOS, schneller PMQOS, eine um 10 % erhohte
Versorgungsspannung und eine Temperatur von 125 °C. Dies gilt jedoch nur fiir
reine CMOS-Logik und beispielsweise nicht fiir Pegelwandler. Die fiir Pegelwandler
geltenden besten und schlechtesten PVT-Bedingungen werden im entsprechenden
Abschnitt 6.6.1 erldutert.

L Process, Voltage, Temperature
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3.4 Zusammenfassung

3.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden die Vorteile und Herausforderungen eines digitalen
Schaltungsentwurfs fiir den Subschwellbetrieb betrachtet. Wahrend die Leistungs-
aufnahme und die maximale Taktfrequenz bei sinkender Versorgungsspannung
im Subschwellbereich ndherungsweise exponentiell abnehmen, ergibt sich fiir den
Energiebedarf bei einer bestimmten Versorgungsspannung ein Minimum. Die La-
ge dieses Energieoptimums hiangt unter anderem von den Schalthdufigkeiten der
Signale in der betrachteten Schaltung ab. Gegentiber dem Betrieb bei maximaler
Versorgungsspannung lassen sich Energieeinsparungen um den Faktor 10 bis 20 er-
reichen. Dieser energetische Vorteil wird durch eine reduzierte Robustheit erkauft, so
dass mit sinkender Versorgungsspannung die Ausfallwahrscheinlichkeit einer Sub-
schwellschaltung steigt. Die beiden hierfiir im Wesentlichen verantwortlichen Effekte
sind die Verschlechterung der Storabstande bzw. Logikpegel sowie Verletzungen der
Hold-Zeit-Anforderungen der Flipflops. Eine weitere Besonderheit ergibt sich aus
der Umkehr der Temperaturabhidngigkeit des Drain-Stroms im Subschwellbereich.
Die schlechtesten Betriebsbedingungen treten daher bei niedriger Temperatur, die
besten Betriebsbedingungen bei hoher Temperatur auf. Bei einem konventionellen
Schaltungsentwurf ergeben sich entgegengesetzte Verhdltnisse. Diese Besonderheiten
miissen bei einem Schaltungsentwurf fiir den Subschwellbetrieb beachtet werden.

Die Optimierung der Robustheit im Sinne der Storabstdnde erfordert einen angepass-
ten Entwurf der Logikgatter. Der nachfolgende Teil dieser Arbeit befasst sich daher
mit dem Entwurf zweiter Standardzellen-Bibliotheken fiir den Subschwellbetrieb in
Technologien mit Strukturgréfien von 90 nm und 65 nm.
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Standardzellen-Entwurf
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4 Semi-Custom-Entwurf von
Subschwellschaltungen

Die Implementierung ressourceneffizienter Digitalschaltungen fiir den Subschwell-
betrieb erfordert zundchst den Entwurf einer Standardzellen-Bibliothek, die den
speziellen Anforderungen dieses Einsatzgebiets gerecht wird. Einfache Logikschal-
tungen, vor allem mit regelméafligen logischen und physikalischen Strukturen, lassen
sich in einigen Fillen noch mit akzeptablem Aufwand von der Schaltplan-Eingabe
tiber die Dimensionierung bzw. Optimierung bis zur Layout-Erstellung als Handent-
wurf (Full-Custom-Entwurf) entwickeln. Solche Schaltungen konnen beispielsweise
Decoder oder Addierer unterschiedlicher Bitbreite und Implementierungsart sein.
Bei komplexen Schaltungen wie etwa Prozessoren, Digitalfiltern oder Modulen
zur drahtgebundenen oder drahtlosen Datentibertragung lasst sich ein derartiges
Entwurfsverfahren jedoch nicht mehr mit vertretbarem Aufwand realisieren. In
diesen Féllen ist ein Semi-Custom-Entwurf vorteilhaft, bei dem die gewiinschte Funk-
tionalitdt der Schaltung in einer Hardware-Beschreibungssprache wie VHDL! oder
Verilog auf Register-Transfer-Ebene (engl. Register Transfer Level, RTL) formuliert wird
und anschlieBend die Ubertragung in eine physikalische Halbleiterschaltung durch
Software-Werkzeuge vorgenommen wird. Von Vorteil ist bei dieser Vorgehensweise
auch, dass Modifikationen an der Schaltungsfunktionalitdt in der Regel einfacher
moglich sind, als dies bei einem Handentwurf der Fall ist. Zudem kann der Entwurfs-
prozess durch Wiederverwendung und ggf. Weiterentwicklung von bestehendem
Code in Form von kommerziellen, frei verfiigbaren oder eigen-entwickelten TP?-
Modulen verkiirzt werden. Ein solcher Entwurfsablauf ist industriell als Standard
anzusehen und daher auch im Bereich digitaler Subschwellschaltungen anzustre-
ben.

Ein Semi-Custom-ASIC-Entwurf erfordert stets das Vorhandensein einer Standard-
zellen-Bibliothek fiir die gewéahlte Halbleiter-Technologie. Die Entwurfswerkzeuge

Y Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Language
2 Intellectual Property
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4 Semi-Custom-Entwurf von Subschwellschaltungen

bilden die vorgegebene Verhaltensbeschreibung in den groben Schritten Synthese,
Platzierung und Verdrahtung auf die Gatter der Standardzellen-Bibliothek ab. Kon-
ventionelle, kommerzielle Standardzellen-Bibliotheken sind jedoch in der Regel nur
eingeschrankt zum Entwurf von Subschwellschaltungen geeignet, da diese fiir die
nominelle Versorgungsspannung der entsprechenden Technologie ausgelegt sind. Da
sich bei geringerer Spannung, insbesondere beim Erreichen des Subschwellbetriebs,
das Transistorverhalten grundlegend verdndert, kann nicht davon ausgegangen
werden, dass solche Gatter bei deutlich geringeren Versorgungsspannungen noch
funktionsfahig sind. So kann das optimale Weitenverhéltnis der NMOS- und PMOS-
Transistoren im Subschwellbetrieb deutlich vom Betrieb mit nomineller Spannung
abweichen. Ferner ergibt sich im Subschwellbereich eine stark erhohte Empfindlich-
keit gegentiber Schwankungen der Prozessparameter, die ebenfalls beim Entwurf
konventioneller Standardzellen keine Berticksichtigung findet. In Abschnitt 6.1.4
wird zudem anhand einer Optimalitdtsbetrachtung gezeigt, dass konventionelle
Standardzellen im Subschwellbetrieb nicht ressourceneffizient sind.

Im Rahmen dieser Arbeit wurden zwei Standardzellen-Bibliotheken entwickelt,
mit denen beliebige Digitalschaltungen in einem Semi-Custom-Entwurfsverfahren
implementiert werden kénnen. Kapitel 5 behandelt die Entwicklung einer Sub-
schwellbibliothek in einer 90-nm-CMOS-Technologie, wobei die Gatter fiir maximale
Robustheit bei einer Versorgungsspannung von 200 mV ausgelegt sind. Aufierdem
werden Messergebnisse eines auf der Bibliothek basierenden Bausteins mit 32-bit-
ALUs présentiert. In Kapitel 6 wird eine weiterentwickelte Subschwellbibliothek
fiir eine 65-nm-Low-Power-CMOS-Technologie vorgestellt. Hier wurden durch den
Einsatz eines Mehrzieloptimierungsverfahrens die Gatter unter Bertiicksichtigung
weiterer Zielfunktionen optimal ausgelegt. Der Entwurf eines vielseitig verwend-
baren Prozessors basierend auf dieser Subschwellbibliothek sowie Messergebnisse
gefertigter Prozessorexemplare werden in Teil III dieser Arbeit behandelt.
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90 nm CMOS

In diesem Kapitel wird die Entwicklung einer Standardzellen-Bibliothek fiir den
Subschwellbetrieb in einer 90-nm-CMOS-Technologie sowie ein darauf basierender
Baustein (engl. Chip) mit 32-bit-ALUs beschrieben. Einige Aspekte dieses Kapitels
wurden auch in der Dissertation von Kaulmann [73] und der gemeinsamen Veroffent-
lichung [182] behandelt. Wahrend in der vorliegenden Arbeit das Augenmerk vor
allem auf dem Entwurfsprozess der Bibliothek, der Entwicklung des Testbausteins
sowie den zugehdrigen Messergebnissen liegt, wird in [73] die Subschwellbibliothek
insbesondere als Grundlage zur digitalen Implementierung pulscodierter neuronaler
Netze eingesetzt.

Alle nachfolgend in dieser Arbeit vorgestellten analogen Schaltungssimulationen
wurden mittels Cadence Spectre innerhalb von Cadence Analog Design Environ-
ment durchgefiihrt. Zur automatisierten Charakterisierung der Standardzellen kam
Cadence Encounter Library Characterizer zum Einsatz.

5.1 Zellensatz

Die Synthese beliebiger synchroner digitaler Schaltungen ist prinzipiell bereits mit
einer Bibliothek lediglich bestehend aus einem NAND- oder NOR-Gatter mit zwei
Eingdngen [137] sowie einem Speicherelement moglich. Derartige Implementierun-
gen waren jedoch dufierst ineffizient in Bezug auf Geschwindigkeit, Verlustleistung
und Flidche, da eine grofie Anzahl an Gattern zur Realisierung einer beliebig vorge-
gebenen Logikfunktion erforderlich ist. Ein angemessener Zellensatz umfasst daher
wesentlich mehr Gattertypen. Zur Kommunikation mit Schaltungsteilen, die nicht
im Subschwellbereich arbeiten, sind auflerdem Pegelwandler erforderlich, um die
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

Spannungspegel der beteiligten Signale anzupassen. Fiir die entwickelte 90-nm-
Subschwellbibliothek wurden daher folgende Gatter ausgewaihlt:

e Inverter (INV)

e Puffer (BUF)

o Tristate-Inverter (TRI_INV)

e NAND-Gatter mit 2 Eingdngen (NAND2)
e NAND-Gatter mit 3 Eingdngen (NAND3)

o NOR-Gatter mit 2 Eingéngen (NOR2)

o AND-OR-INVERT-Gatter, Logikfunktion (A A B) vV (C A D) (AOI)
e D-Flipflop (DFF)

e D-Latch (DL)

o Aufwarts-Pegelwandler (LVL_SHIFT_UP)

e Abwaérts-Pegelwandler (LVL_SHIFT_DOWN)

Auf diese Weise steht dem Synthese-Werkzeug bereits eine Vielzahl von Moglichkei-
ten zur Realisierung einer gegebenen Logikfunktion zur Verfiigung. Insbesondere
die Bereitstellung des AND-OR-INVERT-Gatters ist vorteilhaft, da Boole’sche Funk-
tionen stets in disjunktiver Normalform

)=\ N\ (5.1)
j

i
dargestellt werden konnen [112]. Das AND-OR-INVERT-Gatter bietet unmittelbar die

Moglichkeit zur Berechnung einer solchen Funktion mit zwei Konjunktionstermen
zu je zwei Variablen.

Von allen Gattern wurde zundchst jeweils ein Typ mit geringer Treiberstédrke realisiert.
Inverter und Puffer wurden in je drei unterschiedlichen Treiberstarken implemen-
tiert, um Netze mit hoher kapazitiver Last besser treiben zu konnen. Eine weitere
Mobglichkeit besteht in solchen Fillen fiir das Synthese-Werkzeug darin, betroffene
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Gatter zu vervielfdltigen und somit die Last aufzuteilen. Die Puffer und Inverter
unterschiedlicher Treiberstarken werden dariiber hinaus fiir die Taktbaum-Synthese
bendtigt.

Alle Gatter wurden in gewdhnlicher CMOS-Schaltungstechnik realisiert, da bekannt
ist, dass CMOS-Gatter auch im Subschwellbetrieb gute Eigenschaften (Robustheit,
Verlustleistung, usw.) besitzen. Funktionsfiahige Subschwell-CMOS-Schaltungen
wurden beispielsweise in [24, 58, 62, 72, 90, 121, 136, 148, 160, 175, 176] veroffentlicht.
Bei einigen dieser Implementierungen kommt dabei sogenanntes Body Biasing
zum Einsatz, also die Verwendung von positiver oder negative Substrat- und
Wannenvorspannung. Dennoch sind diese Schaltungen in CMOS-Technik aufgebaut.
Alternative Schaltungstechniken weisen oftmals im Subschwellbetrieb Defizite in
Bezug auf die Robustheit auf [161] und werden daher fiir die weiteren Betrachtungen
ausgeschlossen.

5.2 Dimensionierung der Logikgatter

Die Schwellspannung der Transistoren in der verwendeten 90-nm-Technologie be-
tragt je nach TransistormafSen etwa 250 mV bis 300 mV. Fiir den Subschwellbetrieb
wurde daher der Nennwert der Versorgungsspannung auf 200 mV festgelegt. Auf-
grund der in Kapitel 3 aufgefiihrten Problematik bei der Implementierung von
Subschwellschaltungen wird die Dimensionierung der kombinatorischen Gatter
im Interesse der bestmoglichen Robustheit, d.h. Storsicherheit gegentiber Pegel-
verfdlschungen, bei dieser Nennversorgungsspannung durchgefiihrt. Hierzu wird
zunidchst der Umschaltpunkt Usp des Gatters definiert durch

usp = Uout(Uin = sp) (5.2)

Um eine grofie Toleranz gegeniiber Pegelverfdlschungen zu erreichen, ist eine
Ubertragungskennlinie mit symmetrischem Verlauf anzustreben, was erreicht wird,
wenn gilt:

1%
Usp = % (5.3)
bzw.
v 1%
Uout(Uin = —7) = =5~ (5.4)
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

Dabei ist Uyyt die Ausgangsspannung und Uj, die Spannung an allen Eingdngen
des Gatters. Da an allen Eingdngen fiir diese Betrachtung also die gleiche Span-
nung anliegt, kann das jeweils betrachtete Gatter durch Zusammenfassen aller
NMOS-Transistoren und aller PMOS-Transistoren durch einen dquivalenten Inverter
beschrieben werden.

Um obige Forderung zu erfiillen, kann zunéchst eine Abschitzung anhand der
Stromgleichung 2.6 vorgenommen werden. Es muss gelten:

ID’n Uin=Vpp/2=Uout - ID’p Uin=Vpp/2=Uout (5.5
= %I ex VoD 1-—ex —Vbp = %I ex Vbp 1-—ex —Vbp
L, Pon&P o s Pour )7L, PP P oty Pour
(5.6)
W,/L I
=7 = p/Lp = DOn exp( Voo _ Voo ) (5.7)

Dabei sind Ip yp die Drainstrome, Wy, die Kanalweiten und Ly, die Kanalldngen
der (dquivalenten) NMOS- bzw. PMOS-Transistoren. Die Versorgungsspannung Vpp
betragt 200 mV. Die Werte der Transistorparameter Ipg und n kénnen Tabelle 2.1
entnommen werden. Durch Einsetzen erhdlt man das Ergebnis r = 2, 53.

Eine genauere Bestimmung von r ist moglich, indem der Umschaltpunkt Usp in
Abhidngigkeit von r bei einer Versorgungsspannung von 200mV direkt ermittelt
wird. Das Simulationsergebnis ist in Abbildung 5.1 dargestellt. Man erkennt, dass
fir r = 2,3 der optimale Umschaltpunkt von Us, = Vpp/2 = 100mV erreicht
wird. Dieser Wert wird im Folgenden zur Dimensionierung der Subschwellgatter
verwendet.

5.2.1 Kombinatorische Gatter

Die minimalen Transistormafie betragen fiir den verwendeten Prozess: Wiy =
120nm, Ly = 100nm. Um Parameterstreuungen zu halbieren und damit die
Robustheit der Gatter zu erhchen, wurden diese Grenzen verdoppelt. Damit steht
die Dimensionierung des Minimal-Inverters, also des Inverters mit der kleinsten
Treiberstiarke, bereits fest: W, = 240 nm, Wp = 550 nm (gerundet auf 5-nm-Raster),
L = 200 nm. Fiir die {ibrigen kombinatorischen Gatter mit mehr als einem Eingang
sind folgende Schritte zu beriicksichtigen:
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Abbildung 5.1: Umschaltpunkt Us, in Abhéngigkeit vom Verhéltnis r

e Zusammenfassen von Serien- und Parallelschaltungen von Transistoren durch
entsprechendes Vervielfaltigen der Weiten bzw. Langen, so dass ein dquivalenter
Inverter betrachtet werden kann

e Dimensionierung der Weite des dquivalenten PMOS-Transistors um den Faktor
r grofier als die Weite des dquivalenten NMOS-Transistors

e Wahl der Weiten so, dass im Fall des ungiinstigsten Umschaltens die Treiber-
stirke des Minimal-Inverters erreicht wird.

Um Inverter mit zweifacher und dreifacher Treiberstiarke zu realisieren, werden
die Weiten des Minimal-Inverters entsprechend vervielfacht. Fiir die Auslegung
der Puffer wird zusitzlich ein Weiten-Verhéltnis einer Stufe zur vorangegangenen
Stufe von 3 festgelegt. Auf diese Weise werden Puffer mit dreifacher und neunfacher
Treiberstarke mit zweistufigem Aufbau sowie ein Puffer mit 27-facher Treiberstarke
in vierstufigem Aufbau realisiert. Die sich aus den obigen Regeln ergebenden
Dimensionierungen der kombinatorischen Gatter sind in Tabelle 5.1 gegeben.

Die Robustheit der Gatter unter dem Einfluss von Prozessschwankungen wurde
durch Monte-Carlo-Simulationen untersucht. Detaillierte Ergebnisse entsprechender
Simulationen werden in Abschnitt 6.3 in Bezug auf den Entwurf der mehrzielopti-
mierten Standardzellen-Bibliothek diskutiert. Prinzipiell ergaben sich fiir die hier
betrachtete Subschwellbibliothek vergleichbare Ergebnisse und es wurde festgestellt,
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

Gatter ‘ Wh ‘ Wp ‘ ‘
INVX1 240 550 | nm
INVX2 480 | 1100 | nm
INVX3 720 | 1650 | nm
BUFX3

1. Stufe 240 550 | nm

2. Stufe 720 | 1650 | nm
BUFX9

1. Stufe 720 | 1650 | nm

2. Stufe 2160 | 4950 | nm
BUFX27

1. Stufe 240 550 | nm

2. Stufe 720 | 1650 | nm

3. Stufe 2160 | 4950 | nm

4. Stufe 6480 | 14850 | nm
TRI_INV

Inverter 240 550 | nm

Tristate-Stufe | 480 | 1100 | nm
NAND2 960 550 | nm
NAND3 2160 550 | nm
NOR2 240 | 2200 | nm
AOI 480 | 1100 | nm

Tabelle 5.1: Dimensionierung der kombinatorischen Gatter (Gateldnge: 200 nm)
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Abbildung 5.2: NAND3-basiertes Flipflop [147] und Latch

dass alle Gatter eine ausreichend hohe Robustheit gegentiber Prozessschwankungen
besitzen.

5.2.2 Flipflop und Latch

Im Rahmen dieser Arbeit werden taktflankengesteuerte Speicherelemente als Flip-
flops und taktzustandsgesteuerte Speicherelemente als Latches bezeichnet. Fiir die
Realisierung von Flipflop und Latch wurden konventionelle, ausschliefilich auf
NAND3-Gattern, also rein kombinatorischen Zellen basierende Implementierungen
gewdhlt [147]. Die Speicherfunktion wird durch geeignete Riickkopplungspfade
erreicht. Die Implementierungen bieten zusitzlich zur Grundfunktionalitdt Eingdnge
zum asynchronen Setzen und Riicksetzen des Speicherinhalts sowie komplementare
Ausginge. Die Gatterschaltpldne sind in Abbildung 5.2 dargestellt.

Die Dimensionierung der NAND3-Teilgatter mit den Werten aus dem vorangegan-

genen Abschnitt fiihrte jedoch zu einem ungiinstigen Layout mit grofler Flache.
Um ein effizienteres Layout insbesondere des fiir sequenzielle Logik wichtigen
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

Flipflops zu erreichen, wurden daher die Transistormafse gegeniiber den Werten des
eigenstandigen NAND3-Gatters um den Faktor 0,6 verkleinert:

Wh = 1300 nm , Wp = 330nm , L =120nm

Mit diesen Werten wird zwar die zuvor vereinbarte minimale Transistorldnge
unterschritten, das Flipflop ist jedoch auch mit diesen Mafien ausreichend robust:
Der Proportionalitdtsfaktor fiir die Streuung der Transistorschwellspannung nach
Gleichung 2.21 betrégt fiir den vereinbarten Minimaltransistor

1

~ 4,56 um™!
\/0,24 pum - 0,20 pm

bzw. fiir einen Transistor mit den Minimalmaflen der Technologie

1
10,12 um - 0,10 um

~ 9,13 um™!

Fiir die Transistoren des Flipflops betragen die Faktoren

1

~253um ! (NMOS)
y1,3pm-0,12 um

1

10,33 um - 0,12 um
Damit ist die Streuung der NMOS-Schwellspannung immer noch geringer als
die des vereinbarten Minimaltransistors. Lediglich die Streuung der PMOS-
Schwellspannung ist gegeniiber diesem um ca. 10 % grofier, aber immer noch
45 % kleiner als die eines Transistors mit den Minimalmafien der Technologie. Die
robuste Funktion der Schaltung, d.h. die korrekte Datenspeicherung mit dieser
Dimensionierung wurde durch Monte-Carlo-Simulationen tiberpriift.

~502um ! (PMOS)

5.3 Pegelwandler

Die durch den Subschwellbetrieb von digitalen CMOS-Schaltungen mogliche Reduk-
tion der Leistungsaufnahme ist mit einer Reduktion der maximalen Taktfrequenz
in dhnlicher Grofienordnung verbunden. In einem komplexen digitalen System
kann es daher wiinschenswert sein, Module nach der erforderlichen Rechenleis-
tung aufzuteilen. Schaltungsteile mit strikten Performanzvorgaben werden mit
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Domaéne 1

Doméne 2 Doméne 3
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Abbildung 5.3: Ein System mit mehreren Spannungsdoménen

hoher Versorgungsspannung betrieben, wihrend Schaltungsteile, bei denen die
Verarbeitungsgeschwindigkeit zweitrangig ist, im Subschwellbetrieb bei niedriger
Versorgungsspannung betrieben werden. Dadurch entstehen Systeme mit mehreren
Spannungsdoménen (engl. Multiple Supply Voltage, MSV). Selbst wenn die gesamte in
einem Bauteil implementierte Logik fiir den Subschwellbetrieb ausgelegt werden soll,
werden noch immer mit hoher Versorgungsspannung arbeitende Anschlusszellen
(engl. Pad-Zellen) tiir die Kommunikation mit externen Schaltungen benotigt.

Sofern die verwendeten Logikgatter dies zulassen, kann die Versorgungsspannung
der Module auch im laufenden Betrieb variiert werden. Zusitzlich muss die Takt-
frequenz bei reduzierter Versorgungsspannung herab gesetzt werden, um den
erhohten Gatterlaufzeiten Rechnung zu tragen. Man spricht dann von dynamischer
Spannungs- und Frequenzskalierung (engl. Dynamic Voltage and Frequency Scaling,
DVES). DVFS erlaubt es, in Phasen mit hoher Rechenlast Module mit hoher Takt-
frequenz und Versorgungsspannung zu betreiben, um der Verarbeitung der Daten
nachzukommen, wihrend in weniger rechenintensiven Zeitabschnitten Taktfrequenz
und Versorgungsspannung abgesenkt werden, so dass im Subschwellbetrieb weniger
Leistung bzw. Energie benotigt wird. Diese Technik bietet sich daher besonders fiir
Systeme mit wechselndem Bedarf an Rechenleistung an.

An der Schnittstelle zwischen Subschwellmodulen und konventionellen Schal-
tungsteilen sind Pegelwandler erforderlich, um zwischen den unterschiedlichen
Spannungspegeln der Signale zu vermitteln. Bei DVFS-Systemen miissen die Pe-
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

gelwandler in der Lage sein, iiber einen weiten Spannungsbereich fiir eine oder
sogar beide Versorgungsspannungen fehlerfrei zu arbeiten. Da ein Pegelwand-
ler keinen Beitrag zur logischen Funktionalitdt der Schaltung beitrdgt, muss er
dartiber hinaus ressourceneffizient implementiert werden, um die Erhéhung von
Verzogerungszeiten, Verlustleistung und Fldche klein zu halten.

Im Rahmen dieser Arbeit wird davon ausgegangen, dass die hohere Versorgungs-
spannung am Pegelwandler stets der vollen bzw. nominellen Versorgungsspannung
der verwendeten Technologie entspricht.

5.3.1 Aufwarts-Pegelwandler

Ein Aufwaérts-Pegelwandler dient dazu, Signale von einem niedrigen Spannungs-
pegel auf einen hohen Spannungspegel zu transformieren. Dabei kann auch der
Grenzfall zugelassen sein, dass beide Spannungen iibereinstimmen. Dies ist etwa
dann der Fall, wenn in einem DVFS-System die Spannung eines Moduls im Betrieb
zur beschleunigten Verarbeitung von Daten auf den nominellen Wert angehoben
wird.

Im Folgenden wird der prinzipielle Aufbau eines Aufwirts-Pegelwandlers nach
Abbildung 5.4 zugrunde gelegt. Da alle betrachteten Pegelwandler neben dem eigent-
lichen Eingangssignal A auch das logisch Inverse des Eingangssignals AN bendtigen,
ist der Inverter M1, M2 vorgesehen. Da insbesondere bei Subschwellanwendungen die
zentrale Pegelwandler-Stufe nur eine begrenzte Fahigkeit besitzt, angeschlossene
Lasten zu treiben, wird aufierdem von einer Pufferung des Ausgangssignals durch M3
—M6 ausgegangen. In den nachfolgenden Abschnitten werden unterschiedliche Imple-
mentierungen fiir die zentrale Pegelwandler-Stufe sowie deren Vor- und Nachteile
vorgestellt.

5.3.1.1 Konventioneller Aufwarts-Pegelwandler

Ein konventioneller Pegelwandler, der auf einem sogenannten Halb-Latch basiert,
ist in Abbildung 5.5a dargestellt [6]. Die Schaltung ist auch unter dem Namen
Differential Cascode Voltage Switch (DCVS) bekannt. Die eingangsseitigen Signale
A und AN sind mit den Gates der NMOS-Transistoren M1 bzw. M3 verbunden. Die
PMOS-Transistoren M2, M4 stellen einen Halb-Latch dar. Bei jeder eintreffenden
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5.3 Pegelwandler

vddL vddH vddH
M2 M4 M6
0,745/0,24 0,12/0,1 0,88/0,1
—o—
AN Y
Wandler-Stufe L —o7Z

L”: M1 M3 K M5
0,145/0,27 0,12/0,1 0,51/0,1

=

Abbildung 5.4: Prinzipieller Aufbau der betrachteten Aufwérts-Pegelwandler

Signalflanke muss entweder M1 oder M3 die Treiberstiarke des korrespondierenden
PMOS-Transistors iiberwinden, um den Halb-Latch zu kippen. Dies erreicht man
durch eine geeignete Dimensionierung, d.h. indem die NMOS-Transistoren mit einer
hinreichend grofsen Weite ausgelegt werden. In [39] wird gezeigt, dass das erforderli-
che Verhiltnis von NMOS- zu PMOS-Weite exponentiell ansteigt, wenn die niedrige
Versorgungsspannung des Pegelwandlers in den Subschwellbereich abgesenkt wird,
da der Pull-Down-Transistor nur einen On-Strom auf Subschwellniveau liefern kann,
wihrend der Pull-Up-Zweig des Halb-Latches in starker Inversion arbeitet. In der
betrachteten 90-nm-Technologie wiirde ein Weitenverhéltnis von ~2400 benétigt,
um den konventionellen Pegelwandler bei einer Versorgungsspannung von 200 mV
funktionsfahig zu dimensionieren. Aufgrund der daraus resultierenden grofien Weite
des NMOS-Transistors ist diese Schaltung ungeeignet als Aufwarts-Pegelwandler
fiir Subschwellschaltungen.

5.3.1.2 Existierende Implementierungen

Zur Losung dieser Problematik werden verschiedene Ansitze in der Literatur vorge-
schlagen. In der Regel handelt es sich dabei um Abwandlungen der DCVS-Schaltung.
In den im Folgenden zitierten Veroffentlichungen erfolgt der Abgriff des Ausgangs-
signals der eigentlichen Pegelwandler-Stufe fiir die anschliefSende Pufferung auf
unterschiedlichen Seiten der DCVS-Struktur. Im Interesse einer einheitlichen Dar-
stellung zeigt Abbildung 5.5 alle Pegelwandler ohne Pufferung des Ausgangs und
mit Abgriff des Zwischensignals Y auf der rechten, nicht invertierenden Seite der
Schaltung.
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Abbildung 5.5: Unterschiedliche Aufwaérts-Pegelwandler
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(e) Inverter mit reduziertem Spannungshub [33]
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(f) PMOS im Sperrbetrieb [59]

RSINV

M1l

—oY

K M10
zero Vy

AN

Abbildung 5.5: Unterschiedliche Aufwiérts-Pegelwandler (Fortsetzung)
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

In [39] wird der konventionelle Pegelwandler um PMOS-Strombegrenzer bzw.
-Stromspiegel erweitert, die die Treiberstdrke des Pull-Up-Zweigs auf Subschwell-
niveau reduzieren (sieche Abbildung 5.5b). Diese Schaltung ist in einem weiten
Spannungsbereich auf der Eingangsseite funktionsfahig und ist robust gegentiber
Schwankungen der Prozessparameter, der Versorgungsspannung und der Tempe-
ratur. Ein Nachteil der Schaltung ist die Notwendigkeit des Referenzpfades fiir
die Strombegrenzer, der einen statischen On-Strom IREF benétigt, wodurch sich
die Verlustleistung insbesondere fiir hohe eingangsseitige Versorgungsspannungen
erhoht. Eine Moglichkeit diesen Nachteil abzuschwiachen besteht darin, einen Refe-
renzpfad fiir mehrere Pegelwandler beispielsweise in einer lokaler Umgebung einer
integrierten Schaltung zu nutzen.

Bei der in [35] vorgestellten Losung wird der PMOS-Halb-Latch durch eine
Stromspiegel-Last ersetzt, wodurch der Referenzpfad der zuvor beschriebenen
Losung entfallen kann (siehe Abbildung 5.5¢). Diese Schaltung weist jedoch ebenfalls
einen statischen On-Strom durch M1 und M2 auf, wenn am Eingang ein hoher
Logikpegel anliegt, woraus ebenfalls eine hohe statische Verlustleistung resultiert.

In [35] werden dariiber hinaus drei Pegelwandler prasentiert, bei denen die Trei-
berstidrke der Transistoren durch geeignete Verbindungen der Substrat-Anschliisse
angepasst wird. Eine dieser Schaltungs-Varianten ist in Abbildung 5.5d darge-
stellt. Diese Technik ist jedoch vor allem fiir SOI'-Technologien geeignet, da fiir
jeden Transistor separate Substratanschliisse benotigt werden. In herkdmmlichen
CMOS-Technologien wiren isolierte p-Wannen erforderlich, die neben zuséatzlichen
Herstellungsschritten vor allem einen deutlich erhhten Flachenbedarf aufgrund
von einzuhaltenden Abstandsregeln erfordern. Ein weiterer Nachteil dieser Art von
Pegelwandler-Schaltungen ist, dass auch hier statische Strompfade durch im Vor-
wartsbetrieb befindliche Source-Bulk-Dioden bestehen, die wiederum zur statischen
Verlustleistung beitragen.

Die Treiberstirke der Pull-Up-Transistoren kann auch durch das Einfiigen von
Invertern mit reduziertem Spannungshub in die Riickkopplungspfade des Halb-
Latches erreicht werden [33]. In Abbildung 5.5e ist der entsprechende Pegelwandler
abgebildet. Durch eine geeignete Dimensionierung kann die Gate-Spannung an den
Pull-Up-Transistoren derart begrenzt werden, dass diese lediglich einen On-Strom auf
Subschwellniveau liefern. Die vorgestellte Schaltung benétigt jedoch mit insgesamt
24 Transistoren mehr als doppelt so viele Transistoren wie die zuvor genannten
Pegelwandler, was in einem erhohten Flachenbedarf resultiert. Dariiber hinaus besitzt

L Silicon on Insulator
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5.3 Pegelwandler

der Inverter mit reduziertem Spannungshub nach Aussage der Autoren eine hohe
Empfindlichkeit gegentiber Prozessparameter-Variationen. Im Subschwellbetrieb
ist daher mit starken Exemplarstreuungen sowie ggf. einer hohen Ausfallrate zu
rechnen.

Eine weitere Moglichkeit zur Reduktion der On-Strome des Halb-Latches wird
in [59] vorgestellt. Hier kommen als Diode geschaltete sowie im Sperrbetrieb
arbeitende PMOS-Transistoren zum Einsatz, um die Treiberstirke des Pull-Up-
Netzwerks einzustellen. Durch die Verwendung von Transistoren mit mehreren
verschiedenen Schwellspannungen (engl. Multithreshold CMOS, MTCMOS) wird
ein optimaler Kompromiss zwischen Schaltgeschwindigkeit und Verlustleistung
realisiert. Ein Schaltplan des Pegelwandlers ist in Abbildung 5.5f dargestellt. Der
Einfachheit halber wurde die in der Original-Schaltung vorhandene Logik zur
Deaktivierung des Pegelwandlers hier ausgelassen. Die Schaltung arbeitet in einem
weiten Spannungsbereich von 180 mV bis 1V bei Temperaturen zwischen —40 °C
und 150 °C auch unter ungiinstigen Prozessparameter-Bedingungen robust. Ein
Nachteil der Schaltung ist, dass die Verzogerungszeit aufgrund der im Sperrbereich
betriebenen Transistoren schlecht skaliert, wenn die Versorgungsspannung oberhalb
der Schwellspannung liegt. Daher ist diese Schaltung fiir DVFS-Systeme mit zeitweise
hoheren Performanzanforderungen weniger geeignet.

5.3.1.3 Optimierung

Fiir die Implementierung eines Aufwérts-Pegelwandlers fiir die 90-nm-Subschwell-
bibliothek wurde die Schaltung nach [39] ausgewdhlt, bei der die Treiberstiarke der
PMOS-Transistoren durch Strombegrenzer auf Subschwellniveau eingestellt wird.
Die Dimensionierung des Pegelwandlers wurde mithilfe der Software Cadence
Virtuoso Analog Circuit Optimization mit dem Ziel einer Minimierung des Energy
Delay Product (EDP) [141] durchgefiihrt, um simultan die Energie pro Schaltvorgang
und die Verzogerungszeit zu optimieren. Zusédtzlich wurde ein moglichst geringer
statischer Querstrom des Referenzpfades bestehend aus M1 und M2 angestrebt. Es
wurde eine Spannung von 200 mV auf der Eingangsseite und 1V auf der Ausgangs-
seite des Pegelwandlers vorgegeben. Aufgrund der wechselseitig schaltenden Pfade
besitzt der Pegelwandler von sich aus eine gute Schaltsymmetrie, die im Anschluss
an die Optimierung durch Simulationen tiberpriift wurde.
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Die im Rahmen der Optimierung gewonnenen Transistormafle der zentralen Wandler-
Stufe sind in Abbildung 5.5b, die Transistormafse des zusatzlichen eingangsseitigen
Inverters und des ausgangsseitigen Puffers in Abbildung 5.4 in der Form W/L in
der Einheit um angegeben. Die Forderung nach moglichst geringem statischem
Querstrom fiihrte zur Wahl einer grofien Lange von 10 um fiir M1 in Verbindung
mit einer entsprechenden Gewichtung der Stromspiegel M2, M5, M8. Dieser n-Kanal-
Transistor wurde darauthin in eine Reihenschaltung aus fiinf Transistoren mit
jeweils 2 pm Kanalldnge aufgeteilt, um ein giinstigeres madanderformiges Layout zu
ermoglichen.

Zur Reduktion von Flachenbedarf und statischer Verlustleistung ist es, wie be-
reits erwdhnt, moglich eine gemeinsame Referenzspannungsquelle fiir mehrere
Pegelwandler, die sich beispielsweise in einer gewissen Umgebung innerhalb ei-
ner integrierten Schaltung befinden, zu nutzen. Hierbei ergibt sich allerdings der
zusitzliche Verdrahtungsaufwand fiir die Referenzspannung VREF, die als Analog-
Signal zu behandeln ist, so dass ggf. vergrofierte Abstinde zu anderen Signalen
eingehalten werden miissen oder sogar eine Schirmung des Signals erforderlich
ist. Andernfalls kann es durch kapazitive Kopplungen mit anderen Signalen in
Verbindung mit der hohen Ausgangsimpedanz der Referenzspannungsquelle zu
Ubersprech-Storungen (Crosstalk) und damit einem veranderten Verhalten oder gar
einer Fehlfunktion des Pegelwandlers kommen. Trotz vergrofierten Signalabstanden
und Schirmung kann jedoch eine Verschlechterung der Spannungsstabilitat mit
steigender Anzahl an gemeinsam an einem Referenzpfad betriebenen Pegelwandler
nicht génzlich verhindert werden. Aus diesem Grund und um die Handhabung des
Pegelwandlers durch Synthese- und Place-and-Route'-Werkzeuge zu vereinfachen,
wird im Rahmen dieser Arbeit auf die Moglichkeit einer gemeinsamen Nutzung
der Referenzspannungsquelle verzichtet und der Pegelwandler als vollstindige,
abgeschlossene Komponente behandelt.

5.3.2 Abwarts-Pegelwandler

Abbildung 5.6 zeigt den Schaltplan des aus zwei aufeinander folgenden Inverterstu-
fen aufgebauten Abwirts-Pegelwandlers.

Die Kanalldnge in der mit der hoheren Versorgungsspannung betriebenen ersten
Stufe betragt 100 nm und in der mit der niedrigen Versorgungsspannung betriebe-

1 Platzieren und Verdrahten
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Abbildung 5.6: Schaltplan des Abwérts-Pegelwandlers

nen zweiten Stufe 200 nm. Durch die doppelte Kanalldnge im empfindlichen Teil
des Pegelwandlers wird wie bei allen iibrigen Zellen der Bibliothek eine hohere
Robustheit erreicht.

Der zusitzliche Transistor M4 im ausgangsseitigen Inverter wurde im Interesse
eines symmetrischen Schaltverhaltens in die Schaltung eingefiigt, wie nachfolgend
erldutert werden soll. Ist der PMOS-Transistor M5 durchgeschaltet, so betrédgt seine
Gate-Source-Spannung —Vppr,, ndmlich dann, wenn ein High-Pegel (logisch 1) an
A anliegt. M5 kann also einen Strom auf Subschwellniveau liefern. Ist dagegen M3
durchgeschaltet, so betrdagt hier die Gate-Source-Spannung Vppy — dabei liegt ein
Low-Pegel (logisch 0) an A an. Damit kann durch M3 ein Strom fliefSen, der weit
tiber Subschwellniveau liegt. Diese stark asymmetrische Stromergiebigkeit kann zu
nicht optimalen, asymmetrischen Storabstanden und damit zu schlechter Robustheit
fithren. Aufierdem fiihrt die schnelle Abfallzeit des Pegelwandlers zu steilen Signal-
flanken, wodurch verstarkt Ubersprechen zu anderen Subschwellsignalen auftritt.
Dies kann letztlich zu einer Fehlfunktion der Schaltung fithren. Daher begrenzt der
zusétzlich eingefiigte Transistor M4 den Stromfluss im Pulldown-Pfad ebenfalls auf
Subschwellniveau.

Bei der Dimensionierung der Transistorweiten wurde als Optimierungswerkzeug

wie auch beim Aufwirts-Pegelwandler die Software Cadence Virtuoso Analog
Circuit Optimization genutzt. Ziel waren maximale Stérabstdnde bei minimalen
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

Verzogerungszeiten. Diese Optimierungen wurden bei 200 mV durchgefiihrt und
anschlieflend im Bereich bis 1V {iiberpriift.

5.4 Layout

Abbildung 5.7 zeigt beispielhaft die Layouts des Inverters und des Flipflops. Es
kommt der gleiche Standardzellenrahmen wie bei den konventionellen Standardzel-
len der Technologie zum Einsatz.

5.5 ALU-Prototyp

Zur Uberpriifung der entwickelten 90-nm-Subschwellbibliothek sowie der Werk-
zeugkette zur Zellen-Charakterisierung, Synthese und Place-and-Route wurde
ein prototypischer integrierter Schaltkreis entworfen, der eine auf dieser Biblio-
thek basierende Digitalschaltung enthilt. Neben einer rein funktionalen Priifung
der Testschaltung sollten insbesondere Messergebnisse zur minimal moglichen
Versorgungsspannung ohne Fehlfunktion sowie die Abhidngigkeiten der Schaltungs-
eigenschaften — maximale Taktfrequenz und Verlustleistung bzw. Energieaufnahme
—von der Versorgungsspannung gewonnen werden. Aufierdem sollte untersucht
werden, ob die durch den Technologie-Anbieter verfiigbaren Transistormodelle
im Subschwellbereich zuverlédssige Daten liefern. Da der Subschwellbereich der
Transistormodelle in Zusammenhang mit konventionellen Digital- oder Analog-
Schaltungen im Wesentlichen zur Abschédtzung der statischen Verlustleistung, nicht
jedoch zur exakten Beschreibung bzw. Simulation des funktionalen Schaltungs-
verhaltens bendtigt wird, besteht die Moglichkeit, dass bei der hier vorgesehenen
Verwendung Abweichungen zwischen Simulation und Realitédt auftreten. Aufgrund
der exponentiellen Abhédngigkeiten im Subschwellbereich konnen diese ggf. ein
signifikantes Ausmafs annehmen.
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

5.5.1 Architektur

Die Gesamtarchitektur des Testbausteins ist in Abbildung 5.8 dargestellt. Der grofi-
te Teil des Schaltkreises besteht aus vier identischen ALUCORE-Modulen mit den
Instanznamen CORE_O bis CORE_3, die jeweils aus einer 32-bit-ALU und zwei Ope-
randenregistern bestehen. Das BASIC-Modul enthlt je eine Instanz der Zellen NAND2,
NOR2 und AOI, sowie zusétzliche Eingangsregister. Ein Ringoszillator bildet den 0SC-
Block. Alle Moduleingdnge sind {iber Abwirts-Pegelwandler an die Eingangspads
angeschlossen, auf der anderen Seite sind zwischen alle Modulausgdnge und die
Ausgangspads Aufwarts-Pegelwandler geschaltet. Fiir jede ALUCORE-Instanz sind
eigene Pegelwandler vorgesehen, um fiir den Fall, dass ein Pegelwandler nicht
funktionsfahig ist, die tibrigen, nicht betroffenen Module trotzdem verwenden und
testen zu konnen. Die Operanden werden bitweise {iber Schieberegister in den
Baustein geladen, da fiir das parallele Anlegen der Daten zu wenig Pads auf der zur
Verfligung stehenden Flache untergebracht werden konnen (siehe Abbildung 5.11).
Jede ALUCORE-Instanz besitzt aus den selben Redundanzgriinden wie zuvor ein eige-
nes Schieberegister, wobei jedoch alle Schieberegister mit gleichen Eingangsdaten
tiber das SCAN_IN-Pad beschrieben werden.

Abbildung 5.9a zeigt den Aufbau der ALUCORE-Module. OPA_REG und OPB_REG sind
32-bit-Register, deren Flipflops zu einer Scan Chain, d.h. als Schieberegister zusam-
men geschaltet werden kénnen (siehe Abbildung 5.9b). Uber den SCAN_EN-Eingang
kann zwischen normalem Rechenbetrieb und seriellem Schiebebetrieb umgeschaltet
werden. Die 32bit breite ALU unterstiitzt die in Tabelle 5.2 aufgelisteten Instruk-
tionen. Dabei sind die logischen Verkntipfungen NAND, NOR und XOR bitweise
zu verstehen. Im Schiebebetrieb (High-Pegel an SCAN_EN) werden mit der stei-
genden Taktflanke die an SCAN_IN angelegten Daten bitweise durch die beiden
Operandenregister geschoben. Die dabei heraus geschobenen Daten sind iiber den
SCAN_OUT-Ausgang jeder ALUCORE-Instanz zugdnglich. Im normalen Rechenbetrieb
(Low-Pegel an SCAN_EN) wird das von der ALU berechnete Ergebnis in das als
Akkumulator dienende Operandenregister OPA_REG zuriick geschrieben, wahrend
OPB_REG den zuvor gespeicherten Wert beibehilt. Hierdurch wird erreicht, dass
nach dem Initialisieren der Operanden mehrere Takte hintereinander mit maximaler
Frequenz Instruktionen ausgefiihrt werden kénnen, wodurch sich beispielsweise
ein 32-bit-Zahler realisieren ldsst. Anschlieffend kann das Ergebnis iiber die Schiebe-
register ausgelesen und tiberpriift werden. Aufgrund der verfiigbaren Chipflache
wurde das ALUCORE-Modul viermal instanziiert, um die Anzahl funktionierender
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Abbildung 5.8: Architektur des ALU-Prototypen
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5 Robuste Subschwellbibliothek in 90 nm CMOS

Instruktion | Codierung | RESULT

NOP 000 OPA

NAND 001 OPA A OPB

NOR 010 OPA v OPB

XOR 011 (OPA A OPB) v (OPA A OPB)
ADD 100 OPA + OPB

SUB 101 OPA — OPB

SHL 110 OPA(30...0),0”

ROL 111 OPA(30...0), OPA(31)

Tabelle 5.2: Instruktionen der ALU

Module zu vergrofiern und moglichst viele verschiedene Exemplare vergleichen zu
konnen.

Wihrend die vier ALUCORE-Module zum Testen grofierer Zusammenschaltungen
der Subschwell-Standardzellen dienen, ist das BASIC-Modul zum Testen kleinerer
Logikschaltungen gedacht. Abbildung 5.9¢ zeigt deren Aufbau. Die Eingangsdaten
fiir die drei Grundgatter werden {iiber ein 4-bit-Schieberegister zur Verfiigung
gestellt. Ein SCAN_OUT-Ausgang ist nicht vorhanden, da die Daten innerhalb des
Schieberegisters nicht verdndert werden. NAND2-, NOR2- und AOI-Gatter wurden im
VHDL-Code hart instanziiert, um zu vermeiden, dass das Synthese-Werkzeug die
zugehorigen Logikfunktionen auf andere Weise realisiert. Die Gatterausgange sind
iiber Pegelwandler direkt auf Ausgangspads gefiihrt, so dass die Funktion der
Einzelgatter z.B. betriebsspannungsabhingig tiberpriift werden kann.

Eine Untersuchung, bei welcher Frequenz die Subschwell-Zellen in Abhangigkeit
von der Versorgungsspannung verwendet werden kénnen, ist mit den ALUCORE-
und BASIC-Modulen nur durch ,Probieren” moglich, d.h. es kann nur gepriift
werden, ob die Schaltung mit der angelegten Taktfrequenz noch korrekt arbeitet.
Eine direkte Messung der Gattergeschwindigkeit ist durch den 0SC-Block moglich.
Hierbei handelt es sich um einen Ringoszillator, der aus 33 Inverterstufen und einem
8-bit-Taktteiler besteht. Diese Schaltung wurde als Hard-Macro, d.h. als vollstandig
platzierter und verdrahteter Block realisiert, da das Layout handoptimiert und
zur Vermeidung von Storungen anderer Schaltungsteile mit einem umlaufend
dotierten Schutzring (engl. Guard Ring) versehen wurde. Der Schaltplan des 0SC-
Blocks ist in Abbildung 5.10 dargestellt. Eine der Inverterstufen ist durch ein NAND2-
Gatter realisiert. Der dadurch vorhandene zusitzliche Eingang 0SC_RESET kann
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Abbildung 5.9: Implementierungsdetails einzelner Module
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Abbildung 5.10: Aufbau des Ringoszillators

zum Anhalten der Oszillation verwendet werden, wiahrend andere Schaltungsteile
getestet werden, so dass Storungen durch den Ringoszillator sicher auszuschliefsen
sind. Vom NAND2-Gatter aus gesehen nach 14 Inverterstufen wird das Oszillatorsignal
abgegriffen und durch einen weiteren Inverter gepuffert. Die gewéhlte Position
hat den Vorteil, dass zum einen die beiden ,,Storungen” des Rings (NAND2-Gatter
und Abgriff des Oszillationssignals) relativ weit auseinander liegen und dadurch
Asymmetrien vermindert werden, und zum anderen ein Layout mit besonders
giinstiger Verdrahtung erreicht wird. Die vom Inverter-Ring erzeugte Taktfrequenz
wird anschlieend durch acht Flipflops (durch Riickkopplung von Q auf D als T-
Flipflop geschaltet) auf 1/256 herunter geteilt. Das Ausgangssignal des Taktteilers wird
dann tiber Pegelwandler und Pad extern zur Verfiigung gestellt. Das Herunterteilen
des Taktsignals ist notwendig, da beim Betrieb mit 1V Versorgungsspannung
Oszillationsfrequenzen auftreten, die auflerhalb des Spezifikationsbereichs der
verfiigbaren Padzellen liegen.
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5.5 ALU-Prototyp

5.5.2 Synthese und Layout

Die Implementierung des Testbausteins erfolgte basierend auf einer Hardware-
Beschreibung in einem Semi-Custom-Entwurfsablauf [179]. Dabei kam die Software
Synopsys Design Compiler als Synthese-Werkzeug sowie Cadence SoC Encounter
als Layout-Werkzeug zum Einsatz. Da der Entwurf Teilkomponenten mit unter-
schiedlichen Versorgungsspannungen enthilt — die ALUCORE-Module arbeiten bei
einer Spannung von 200mV, wihrend die IO-Logik sowie die Padzellen mit 1V
betrieben werden — ist ein MSV-gerechter Ablauf von Synthese und Layout erforder-
lich, wozu entsprechende Skripte entwickelt wurden. Die Synthese ist dabei derart
eingerichtet, dass Pegelwandler automatisch an allen Stellen eingefiigt werden, an
denen Signale von einer Spannungsdomaéne in eine andere {ibertreten. Die Aus-
wahl der korrekten Pegelwandler-Richtung erfolgt durch das Synthese-Werkzeug.
Zielvorgabe fiir die Synthese war eine Taktfrequenz von 1,5 MHz unter typischen
Betriebsbedingungen (Prozess, Spannung und Temperatur). Diese Frequenz liegt
einige Prozentpunkte unter der durch Versuchs-Synthesen ermittelten maximal
moglichen Taktfrequenz fiir den gegebenen Entwurf, wodurch ein iibermafliges
starkes Anwachsen von Gatteranzahl bzw. Flache und Verlustleistung vermieden
wird. Insbesondere die Vermeidung einer unnétig hohen Verlustleistung bei nur
geringfligig reduzierter Performanz ist eine wichtige Entwurfsentscheidung fiir die
Implementierung energieeffizienter Systeme.

Das Layout des ALU-Prototypen ist in Abbildung 5.11 als Chipfotografie dargestellt.
Es enthélt zwei Spannungsdomaénen, in denen die Standardzellen fiir 200 mV und
1V Versorgungsspannung getrennt angeordnet sind. Dabei umschliefst die schmale,
auf dem Foto kaum sichtbare 1-V-Domaéne die innere 200-mV-Domaéne ringformig.
Sie enthilt insbesondere alle Pegelwandler-Zellen, die auf diese Weise bestmoglich
zwischen Ein- oder Ausgangspad und zugehorige Kernlogik platziert werden
konnen. Die innere Spannungsdomaéne ist in mehrere Bereiche aufgeteilt, um die
Anordnung der einzelnen Module zu definieren. Im oberen Teil sind vier gleich
grofie Bereiche fiir die ALUCORE-Instanzen ALUL bis ALU4 vorgesehen. Die Flache
darunter wird fiir das Standardzellen-Testmodul BASIC und den Ringoszillator 0SC
verwendet. Die Anordnung der Pads wurde so ausgelegt, dass moglichst kurze
Verbindungsleitungen zur Kernlogik entstehen und ein gleichméfiige Verteilung der
Versorgungspads gewdhrleistet ist.
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Abbildung 5.11: Foto des ALU-Prototypen

5.5.3 Messergebnisse

Im Rahmen einer Prototypen-Fertigung wurden 15 Exemplare des Testbausteins
hergestellt und in Gehduse integriert. Somit standen insgesamt 60 gefertigte ALUs
fiir Messungen zur Verfiigung.

Fiir die nachfolgend beschriebenen Messergebnisse wurde folgender Testablauf
verwendet: Bei jeder Messung wird zunédchst eine zu testende Versorgungsspan-
nung festgelegt und an das Testexemplar angeschlossen. Anschlieffend werden die
vorgegebenen Eingangsdaten mit Hilfe der Schieberegister als Operanden der ALUs
geladen, wobei alle ALUs mit den selben Daten initialisiert werden. Hierfiir werden
64 Taktzyklen benotigt. Durch eine niedrige Taktfrequenz wird sichergestellt, dass
bei dieser Initialisierung moglichst keine Fehler auftreten. Anschliefsend werden
die ALUs in den Rechenbetrieb umgeschaltet und es wird eine ebenfalls fiir diese
Messung vorgegebene Arbeits-Taktfrequenz angelegt. Insgesamt werden in dieser
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Berechnungsphase durch die ALUs jeweils 1000 000 Additionen ausgefiihrt, wobei
alle Bits des Zwischenergebnis-Registers bei korrekter ALU-Funktion mehrfach ihren
Logikpegel wechseln. Die Addition wurde als auszufiihrende Operation ausgewdhlt,
weil der kritische Pfad der ALU durch den Addierer verlduft. Das Endergebnis
wird im Anschluss bei wiederum reduzierter Taktfrequenz tiber die Schieberegister
ausgelesen und auf Korrektheit tiberpriift. Mit Hilfe dieses Testverfahrens lasst
sich durch , Ausprobieren” bestimmen, bis zu welcher maximalen Taktfrequenz
die einzelnen Exemplare in Abhingigkeit von der Versorgungsspannung fehlerfrei
betrieben werden konnen.

Das Ergebnis dieser Messungen ist in Abbildung 5.12a dargestellt. Alle Messungen
wurden bei einer Temperatur von 25 °C durchgefiihrt. Bei der Synthese bzw. der
Layout-Erzeugung wurde unter typischen Prozess- und Betriebsbedingungen eine
Taktfrequenz von 1,5 MHz bei einer Versorgungsspannung von 200 mV vorgegeben.
ALU-Exemplare, die diese Synthese-Vorgabe nicht erfiillen, sind in der Abbildung
rot dargestellt. Ferner sind drei Exemplare, die knapp unterhalb von 200 mV im
Vergleich zu den tibrigen Exemplaren eine starker abfallende Taktfrequenz aufweisen,
ebenfalls rot gezeichnet.

Bei einer Versorgungsspannung von 200 mV erfiillen 85 % der getesteten ALUs die
obige Synthese-Vorgabe. Dies deutet darauf hin, dass die Simulationsmodelle der
Transistoren eine hinreichende Genauigkeit fiir die Beschreibung des Verhaltens im
Subschwellbereich besitzen. Es sind 97 % aller ALUs bei 200 mV unabhéngig von
der Taktfrequenz voll funktionsfihig. Die tibrigen zwei Exemplare liefern auch bei
langsamster Taktfrequenz ein falsches Rechenergebnis. Beim weiteren Absenken der
Versorgungsspannung geht die Ausbeute korrekt arbeitender ALUs weiter zurtick
und erreicht einen Wert von 35 % bei 120 mV. Knapp darunter, bei einer Spannung
von 115mV, berechnen noch fiinf ALU-Exemplare das korrekte Additionsergebnis.
Die statistische Verteilung der niedrigsten moglichen Versorgungsspannung ist in
Abbildung 5.12b in Form eines Histogramms dargestellt. Der Stichprobenmittelwert
der minimalen Versorgungsspannung betragt etwa 143 mV. Im Vergleich mit den
in Tabelle 3.1 angegebenen Implementierungen ist dieses Ergebnis fiir eine Schal-
tung entsprechender Komplexitét als sehr gut zu bewerten, insbesondere vor dem
Hintergrund, dass fiir den Testbaustein keine Regelung der Substratvorspannung
zum Abgleich der Leitfdhigkeiten von NMOS- und PMOS-Transistoren verwendet
wird.

Abbildung 5.12c zeigt die Energieaufnahme der ALUs pro Takt bzw. pro Instruktion.
Hierbei ist zu beachten, dass aufgrund der limitierten Pad-Anzahl die Energieaufnah-
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Abbildung 5.12: Messergebnisse der ALU-Prototypen

me nur fiir den jeweils gesamten aktuell untersuchten Testbaustein gemessen werden
konnte und nicht separat fiir jede ALU-Instanz. Dabei wurden die Messungen jeweils
bei der hochsten Taktfrequenz durchgefiihrt, bei der alle ALUs des Testexemplars im
aktuellen Spannungsschritt jeweils noch voll funktionsfdhig waren. Die als Kreuze
dargestellten Einzel-Messwerte in der Abbildung sind somit als Mittelwerte der vier
ALUs bei dieser Taktfrequenz zu verstehen. Schwarze Kreuze kennzeichnen in der
Abbildung Schaltungsexemplare, bei denen alle ALUs die Synthese-Vorgabe erfiillen.
Fiir diese Exemplare ist zusitzlich eine Ausgleichskurve durch Mittelwert-Bildung
eingefiigt. Alle iibrigen Messwerte sind rot dargestellt. Da ein Einbrechen der Taktfre-
quenz mit einer entsprechenden Zunahme der Periodendauer verbunden ist, steigt
in diesem Fall der Anteil der statischen Energieaufnahme an der Gesamtenergie
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pro Takt im gleichen Verhiltnis. Dies erklért die zahlreichen Abweichungen der
Messwerte oberhalb des Energie-Durchschnitts, da bereits die Frequenzabnahme
einer einzelnen ALU auf einem Exemplar gentigt, um diesen Effekt zu bewirken.
Schaltkreise, bei denen alle ALUs die Synthese-Vorgabe erfiillen, zeigen dagegen ein
homogenes Verhalten beziiglich der Energieaufnahme, wie sich anhand der schwarz
markierten Messwerte und der Ausgleichskurve erkennen ldsst. Die minimale Ener-
gieaufnahme der ALUs betrédgt 0,45 pJ und tritt bei einer Versorgungsspannung von
210mV sowie einer Taktfrequenz von 3 MHz auf. Bei dieser Spannung ist nur ein
einzelnes ALU-Exemplar nicht funktionsfahig. Das Energieminimum liegt nahe am
Entwurfsziel der Subschwellbibliothek von 200 mV.

Zur Bewertung der oben aufgefiihrten Eigenschaften der ALU folgt nun ein Vergleich
mit einer dhnlichen Implementierung. In [20] wird ein 32-bit-Kogge-Stone-Addierer
[84] mit einer dem ALU-Prototypen dhnlichen Akkumulator-Struktur ebenfalls in
einer 90-nm-Technologie vorgestellt. Da der Addierer des ALU-Prototypen den
grofiten Anteil der Logik sowie die Verzogerung des kritischen Pfades bestimmt,
sind beide Architekturen in etwa vergleichbar. Der Addierer aus [20] weist eine
minimale Energieaufnahme von 0,1 p] pro Takt bei einer Spannung von 330 mV und
einer Taktfrequenz von 50 kHz auf. Der Energiebedarf ist damit um einen Faktor 4,5
geringer, die Taktfrequenz jedoch um einen Faktor 60 geringer als die entsprechenden
Werte einer ALU im optimalen Betriebspunkt. Damit ist das EDP des Addierers aus
[20] im Energieminimum mit 2 aJs um einen Faktor 13,3 grofler (schlechter) als das
EDP der ALU von 0,15 aJs. Zudem tritt das Energieminimum des Addierers bei einer
hoheren Spannung auf als das Energieminimum der ALU. Diese Beobachtungen
deuten darauf hin, dass fiir die Implementierung aus [20] eine sogenannte Low-
Power-Technologie mit grofserer Gateoxid-Dicke und hoherer Schwellspannung
eingesetzt wurde. Die hier verwendete Technologie ist dagegen eine General-Purpose-
Technologie mit geringerer Gateoxid-Dicke und Schwellspannung. Es ist ferner zu
bemerken, dass die minimale Versorgungsspannung des Addierers aus [20] mit
200mYV deutlich hoher liegt als die minimale Versorgungsspannung der ALU von
143 mV.

5.6 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde der Entwurf einer Standardzellen-Bibliothek fiir den
Subschwellbetrieb in einer 90-nm-Technologie von STMicroelectronics betrachtet. Die
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Bibliothek enthalt 15 Logikgatter, deren hohe Robustheit durch eine Optimierung der
Schaltsymmetrie bei 200 mV erreicht wurde. Basierend auf diesen Grundelementen
wurde ein prototypischer integrierter Schaltkreis mit vier 32-bit-ALUs implementiert,
gefertigt und charakterisiert. Die ALUs besitzen eine minimale Energieaufnahme
von 0,45 p] bei 210mV und 3MHz. Es wird bei dieser Spannung eine Ausbeute
funktionsfahiger ALU-Exemplare von 98,3 % erreicht. Der Stichprobenmittelwert
der minimalen Versorgungsspannung betrdgt etwa 143 mV. Bei einer Spannung von
115mV sind noch fiinf Exemplare voll funktionsfahig. Dieses Ergebnis ist fiir eine
Schaltung entsprechender Komplexitidt ohne eine Regelung der Substratspannung
zur Kompensation von Prozessschwankungen beachtlich.

Das nachfolgende Kapitel behandelt den Entwurf einer weiteren Standardzellen-
Bibliothek fiir den Subschwellbetrieb. Dabei kommt eine 65-nm-Technologie sowie
ein Mehrzieloptimierungsverfahren fiir die Zellendimensionierung zum Einsatz.
Dieses Verfahren gestattet die Beriicksichtigung weiterer Zielfunktionen wie die
Verzogerungszeiten oder den Energiebedarf, so dass ein giinstigerer Kompromiss
im Entwurfsraum gefunden werden kann.
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6 Mehrzieloptimierte
Subschwellbibliothek in 65 nm
CMOS

Im vorangegangenen Kapitel wurde eine Standardzellen-Bibliothek vorgestellt,
deren Dimensionierung mit dem Fokus maximaler Robustheit im Form eines sym-
metrischen Schaltverhaltens im Subschwellbereich durchgefiihrt wurde. Nachteilig
an diesem Vorgehen ist, dass weitere Kriterien wie etwa die Schaltgeschwindigkeit
oder der Energiebedarf der Gatter beim Entwurf nicht berticksichtigt werden. Dieses
Kapitel befasst sich mit der Entwicklung einer mehrzieloptimierten Gatterbibliothek.
Es wurden mehrere Mafinahmen ergriffen, um bestmogliche Eigenschaften der
daraus spater aufgebauten Digitalschaltungen zu erzielen.

Als Grundlage dieser Standardzellen-Bibliothek wurde eine moderne 65-nm-CMOS-
Technologie von STMicroelectronics ausgewdhlt, die eine Auswahl an insgesamt
sechs unterschiedlichen Transistortypen (jeweils NMOS und PMOS,) fiir digitale oder
analoge Schaltungen bietet!. Dabei stehen zwei unterschiedliche Gateoxid-Dicken
tiir niedrige Verlustleistung (Low Power, LP) oder hohe Performanz (General Purpose,
GP) sowie jeweils drei unterschiedliche Schwellspannungen (Low Vt (LVT), Standard
Vt (SVT), High Vt (HVT)) zur Verfiigung. Die Transistorauswabhl fiel hier zunéchst
im Interesse einer niedrigen Verlustleistung auf den LP-Transistortyp und innerhalb
dieser Gruppe auf die mittlere Schwellspannung SVT, um einen Kompromiss be-
ziiglich der erreichbaren Taktfrequenzen zu erzielen. Es konnen jedoch spéter bei
Bedarf ohne Geometrie-Anderungen Gatter der anderen Transistorarten durch Hin-
zufiigen von Markierungen in entsprechenden CAD?-Ebenen realisiert werden. Die
nachfolgenden Betrachtungen beziehen sich jedoch stets auf LPSVT-Transistoren.

! Dariiber hinaus existieren weitere Transistortypen fiir I/O-Zwecke und SRAM-Zellen.
2 Computer-Aided Design
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6 Mehrzieloptimierte Subschwellbibliothek in 65nm CMOS

Eine ausschliefiliche Betrachtung der Robustheit als Kriterium zur Dimensionierung
von Gattern fiihrt zu einer unnétigen Einschrankung der Sichtweise, da eine solche
Einzieloptimierung keine Information iiber weitere Schaltungseigenschaften in der
Umgebung eines gefundenen Optimums liefert. Es ist beispielsweise denkbar, dass
es Dimensionierungen gibt, die deutlich geringere Verlustleistung und/oder Verzo-
gerungszeit auf Kosten nur geringfiigig niedrigerer Storabstande des betrachteten
Gatters aufweisen. Solche Dimensionierungen wiren evtl. denen maximaler Storab-
stinde vorzuziehen. Um derartige Konstellationen sinnvoll bewerten zu konnen,
wurde bei der Entwicklung der in diesem Kapitel vorgestellten Standardzellen-
Bibliothek eine Mehrzieloptimierungsstrategie angewendet. Dabei wurde auch
keine Vereinfachung komplexer Gatter zu einem Inverter vorgenommen, sondern
jeder Gattertyp individuell optimiert, um das Optimierungspotential bestmdoglich
auszuschopfen. Details zu den eingesetzten Verfahren werden im nachfolgenden
Abschnitt 6.1 erldutert.

6.1 Zellendimensionierung

Die Dimensionierung einer integrierten Schaltung ist gekennzeichnet durch die
Suche nach den Transistormaflen, fiir die bestimmte Eigenschaften der Schaltung die
bestmoglichen Werte annehmen. Oftmals ist man dabei daran interessiert, mehrere
Schaltungseigenschaften simultan zu betrachten. Da in der Regel unterschiedliche
Eigenschaften in Konkurrenz zueinander beziiglich der Dimensionierung stehen,
miissen optimale Kompromisse gefunden werden. Mathematisch lasst sich dieses
Vorgehen als das Losen eines Mehrzieloptimierungsproblems auffassen.

Teile dieses Kapitels sind auch in der Dissertation von Blesken [12] sowie in der
gemeinsamen Publikation [178] veroffentlicht. Wahrend [12] sich schwerpunktméfSig
mit der Losung des algorithmischen Teilproblems der Aufgabenstellung befasst,
beschaftigt sich diese Arbeit insbesondere mit den schaltungstechnischen Aspekten
sowie den speziellen Anforderungen und Entwurfsentscheidungen bei der Anwen-
dung der Optimierungsverfahren auf die Dimensionierung von Standardzellen fiir
den Subschwellbetrieb.
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6.1 Zellendimensionierung

6.1.1 Mehrzieloptimierung

Zur Definition eines Mehrzieloptimierungsproblems (MOP) sind zunéchst einige
zugrunde liegende Begriffe zu erkldren: Sei S ¢ R" der Suchraum und F : S —
Rk, F(s) = ( f1(8), - .., fr(s)) mit k > 2 die mehrkriterielle Bewertungsfunktion des MOP.
Die einzelnen Vektorkomponenten der Bewertungsfunktion f; : S — R werden als
Zielfunktionen bezeichnet. Jedes Element s = (sq, ..., s,) € S stellt in dem hier betrach-
teten Zusammenhang eine mogliche Implementierungsalternative der integrierten
Schaltung dar, wobei s; beispielsweise die frei wahlbaren Transistormafe sein konnen.
Die Werte s; werden auch als freie Entwurfsparameter bezeichnet. Die quantifizierten
Eigenschaften einer moglichen Schaltungsimplementierung s werden durch die
Bildpunkte F(s) = b = (b, ..., by) beschrieben. Die Gesamtheit aller Bildpunkte ist
der Bildraum F(S). Im hier betrachteten Anwendungsfall ist die Auswertung eines
Funktionswertes b = F(s) mit dem Ausfiihren einer analogen Schaltungssimulation
unter Vorgabe der Entwurfsparameter s; und der anschliefSenden Bestimmung der
Schaltungseigenschaften b; gleichbedeutend. Mit obigen Festlegungen lésst sich das
MOP als

min F(s) (6.1)

s€S
formulieren. Da F(s) vektorwertig ist, muss zur Bestimmung des Minimums ein
geeigneter Vergleichsbegriff spezifiziert werden. Gegeben seien zwei Bildpunkte
a,b € R¥. a dominiert b genau dann, wenn gilta; < b;¥j=1,...,kund a # b. Dieser
Zusammenhang wird durch die Schreibweise a < b dargestellt. Die Losung des MOP
ist mit dieser Festlegung also gegeben durch

P ={s € S|At € S, F(t) < F(s)} (6.2)

Die Losungsmenge P C S wird als Pareto-Menge, das Bild von P unter F als Pareto-Front
F(P) bezeichnet. In Abbildung 6.1 ist beispielhaft ein zweidimensionaler Bildraum
mit Pareto-Front dargestellt.

Zu beachten ist, dass die Pareto-Menge in der Regel eine Vielzahl moglicher Losun-
gen eines Optimierungsproblems liefert. Ist man an einer konkreten Einzellosung
interessiert, so ist ein nachfolgendes Auswahlverfahren erforderlich, um die ge-
wiinschte Losung aus der Pareto-Menge zu bestimmen. Das fiir die Dimensionierung
der Standardzellen eingesetzte Auswahlverfahren wird in Abschnitt 6.1.4 erldutert.

Um die Dimensionierung einer integrierten Schaltung als Mehrzieloptimierungs-

problem zu formulieren, miissen zundchst die freien Entwurfsparameter, die Ziel-
funktionen sowie Rahmenbedingungen festgelegt werden. Beim konventionellen
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6 Mehrzieloptimierte Subschwellbibliothek in 65nm CMOS
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Abbildung 6.1: Zweidimensionaler Bildraum mit Pareto-Front

Entwurf von Standardzellen werden tiblicherweise die Kanalweiten der Transis-
toren als freie Parameter herangezogen, wahrend fiir die Kanalldngen die in der
jeweiligen Technologie minimal zuldssigen Werte verwendet werden. Diese Wahl
bietet den kleinsten Flichenbedarf, die geringsten (parasitiren) Gatekapazitiaten
sowie beim Betrieb mit nomineller Spannung die kleinsten Verzogerungszeiten. Im
Subschwellbereich ist diese Festlegung der Kanalldngen jedoch aus zwei Griinden
nicht optimal. Zum einen fiihrt dies wegen Gleichung 2.21 zu relativ grofien Streu-
ungen der Schwellspannung und anderer Transistor-Parameter und damit auch
zu starken Streuungen oder sogar Fehlfunktionen des Schaltungsverhaltens. Zum
anderen kann sich im Subschwellbetrieb eine nicht-minimale Kanalldnge durch
den RSCE vorteilhaft auf die Schalteigenschaften auswirken, wie in Abschnitt 2.1
erlautert wurde. Damit kommen fiir den Entwurf von Subschwellgattern als freie
Entwurfsparameter prinzipiell die Weiten und Langen samtlicher Transistoren in
Betracht.

6.1.2 Ressourcenmafie

Zur Charakterisierung von Logikgattern bieten sich verschiedene Ressourcenmafe
an, die einen direkten quantitativen Vergleich unterschiedlicher Implementierungs-
alternativen erlauben. Diese Eigenschaften eines Gatters entsprechen dem Verbrauch
bestimmter Ressourcen, die im Rahmen dieser Arbeit nach Zeit, Energie, Fldache
und Robustheit klassifiziert werden. Es sei an dieser Stelle angemerkt, dass es auf
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6.1 Zellendimensionierung

den ersten Blick ungewohnt erscheint, den Begriff der Robustheit als Ressource
zu bezeichnen. Hinsichtlich des Abwéagens und der Konkurrenz untereinander
gibt es jedoch keinerlei Unterschied in der Behandlungsweise der vier genannten
Begriffe. Im Interesse einer konsistenten Bezeichnungsweise soll hier daher auch die
Robustheit als Ressource aufgefasst werden.

Grundsatzlich sind viele der nachfolgend beschriebenen Ressourcenmafie von dem
betrachteten Eingangs-Ausgangs-Pfad des Gatters abhidngig. Dementsprechend
miissten fiir alle Pfade die Ressourcenmafie separat bei der Optimierung bertick-
sichtigt werden. Sollen zu verschiedenen Gattereingdngen gehorige Transistoren
jedoch mit gleichen Weiten und Langen dimensioniert werden und ist der Schal-
tungsaufbau des Gatters fiir alle Eingdnge symmetrisch, so besteht zwischen den
Ressourcenmafsen unterschiedlicher Pfade kein Optimierungskonflikt und es gentigt
zur Vereinfachung, die Ressourcenmafle nur fiir einen Eingangs-Ausgangs-Pfad
zur Optimierung heranzuziehen. Generell liegen nicht schaltende Eingdnge auf
konstanten Pegeln, die ein Schalten des Ausgangs erlauben!.

Schaltzeiten

Die Dauer, die ein Logikgatter bendtigt, um aus den Eingangssignalen entsprechend
der Boole’schen Funktion ein Ausgangssignal zu bilden, wird durch die Schaltzeiten
beschrieben. Dabei unterscheidet man zwischen Anstiegs- und Abfallzeiten sowie
Verzogerungszeiten. Die Anstiegszeit beschreibt die Dauer, die der Gatterausgang
braucht, um von einem Low-Pegel auf einen High-Pegel zu wechseln. Analog
beschreibt die Abfallzeit die Dauer eines umgekehrten Pegelwechsels. Es werden
dabei die Punkte bei Erreichen von 10% und 90 % der Versorgungsspannung
zur Bestimmung des Zeitintervalls verwendet. Die Verzogerungszeiten hingegen
beschreiben das Verzogerungsverhalten zwischen Eingang und Ausgang des Gatters,
wobei auch hier zwischen steigender und fallender Flanke am Gatterausgang
unterschieden wird. Die Messpunkte liegen dabei eingangs- und ausgangsseitig
bei 50 % der Versorgungsspannung. Die Anstiegszeit wird mit 1y, die Abfallzeit

! Beispiel: Beim NAND2-Gatter ist ein Eingang konstant auf High-Pegel zu legen, damit eine
Pegeldnderung am anderen Eingang eine Pegeldnderung am Ausgang hervorruft.
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Abbildung 6.2: Schaltzeiten

mit typ und die Verzdgerungszeiten mit fp g bzw. o1 bezeichnet. Abbildung 6.2
veranschaulicht die Definition der Schaltzeiten. Es gelten folgende Festlegungen:

— 1Uout=0.9Vpp 6.3
tLH - tuoutzo-lvDD ( ’ )

— 4Uout=0.1Vpp
fHL = tonut=0-9VDD 6.4)

ForrypHL = H 20 5, (6.5)

Im Rahmen der Optimierung ist man in vielen Féllen daran interessiert, die Schalt-
zeiten einer Flankenrichtung nicht zulasten der Schaltzeiten fiir die entgegengesetzte
Flankenrichtung zu verbessern, da dies zu unsymmetrischem Schaltverhalten fiihrt.
Diese Situation kann dadurch vermieden werden, indem bei der Optimierung das
Maximum der Schaltzeiten beider Flankenrichtungen betrachtet wird. Es wird daher
definiert:

tee = max(try, tar) (6.6)

tpa = max(tpLH, fpHL) (6.7)
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6.1 Zellendimensionierung

Verlustleistung bzw. -energie

Die Informationsverarbeitung in Logikgattern geht mit einer gewissen elektrischen
Leistungsaufnahme einher. Dabei existieren mehrere Anteile, die nachfolgend erldu-
tert werden. Grundsaitzlich ldsst sich unterscheiden zwischen statischer Verlustleistung
Pgtat, die permanent, auch bei Inaktivitdt von dem Gatter aufgenommen wird, und
dynamischer Verlustleistung Pqyn, die nur bei Pegelwechseln von Signalen anféllt.

Ptot = Pstat + den (68)

In CMOS-Gattern sind Leckstrome die Ursache der statischen Verlustleistung.
Diese treten als Subschwellstrome der nicht ideal sperrenden Transistoren, als
Sperrstrome der Source-Bulk- und Drain-Bulk-Dioden, sowie als Tunnelstrome
durch das Gateoxid auf. Fasst man alle Stromanteile zu einem Gesamtleckstrom I,k
zusammen, so ldsst sich die statische Verlustleistung ausdriicken als

Pstat = VDD : Ileak (6-9)

Da der Leckstrom in der Regel von der Pegelkonstellation an den Gattereingdngen
anhéngt, reprasentiert o, dabei den Mittelwert iiber alle Moglichkeiten.

Die dynamische Verlustleistung ldsst sich unterteilen in Verluste, die durch das
Umladen von Lastkapazitdten entstehen (Ps, ), und Verluste, die wahrend des Um-
schaltens durch Querstrome und Umladevorgiange innerhalb des Gatters entstehen
(Pint). Beide Anteile sind proportional zur Schalthiufigkeit (engl. Toggle Rate), also der
mittleren Anzahl an Pegelwechseln des Gatterausgangs pro Sekunde. Dieser Wert
ist von der Beschaltung des Gatters und von der konkreten Anwendung abhéngig
und daher im Zuge der Gatteroptimierung unbekannt. Sinnvoller ist an dieser
Stelle die Betrachtung der entsprechenden Energien E4yn, Esw und Ejy, die von der
Schalthaufigkeit unabhéngig sind. Im Rahmen dieser Arbeit beziehen sich diese
Energiewerte auf eine vollstindige Periode des Ausgangssignals, also auf steigende
und fallende Flanke.

Edyn = Esw + Eing (6.10)
1 2

Eunt = Vo f Ine(H) dt (6.12)
1L
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Abbildung 6.3: Bestimmung der dynamischen Energie

Dabei ist Ijn(t) der dynamische Anteil des Stroms innerhalb des Gatters. Eg,, hdngt
nur von der Betriebsspannung und der Lastkapazitit ab und ist daher im Rahmen
der Gatteroptimierung konstant, wenn diese Werte als Rahmenbedingungen der
Optimierung einmal festgelegt wurden. Es ist daher unerheblich, ob zur Optimierung
Eint oder Egyn betrachtet wird. Da die Messung von [iy; nicht direkt moglich ist, ist
es einfacher, Eqyy, zu bestimmen. Dazu muss zunéchst die Gesamtenergie wéhrend
einer Periode tiber die Gesamtstromaufnahme I;,; bestimmt und anschliefSend der
statische Anteil subtrahiert werden:

Edyn = VDD fltot(t) df — Pstat - T (6.13)
il

Abbildung 6.3 illustriert das Vorgehen zur Bestimmung von Egyn.

Ein weiterer Anteil der Verlustenergie, der einem Gatter zugeordnet werden kann, ist
die Energie, die durch das Umladen der Eingangskapazititen, also im Wesentlichen
der Gatekapazititen des Gatters umgesetzt wird.

1

E.. ==
m 2

CinVp (6.14)
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6.1 Zellendimensionierung

Ein ist direkt proportional zur Eingangskapazitit Ci,. Bei der Optimierung kann
also wahlweise E;, oder C;, als Kriterium verwendet werden. E;, ldsst sich u.a.
gemeinsam mit Egyy in einem Simulationslauf direkt ermitteln:

Ein = Voo f Int) i (6.15)
I

In diesem Fall erstreckt sich das Integrationsintervall lediglich tiber den Auflade-
vorgang der Eingangskapazitit, also auf die steigende Flanke des Eingangssignals,
da andernfalls der Wert des Integrals 0 wére. Es sei bemerkt, dass Ej, Teil der
Verlustenergie Egy,prev des vorangegangenen Gatters ist.

Zusammengefasst kann auch die Gesamtenergie, die ein Gatter pro Umschaltvorgang
umsetzt, als Zielfunktion der Optimierung verwendet werden:

Egate = Edyn + Ein (6.16)

Storabstande

Die Storabstinde sind ein Maf fiir die Unempfindlichkeit eines Gatters gegentiber
verfdlschten Signalpegeln und Rauschen. Dazu wird die Spannungsiibertragungs-
kennlinie des Gatters zwischen Ein- und Ausgang betrachtet, siehe Abbildung 6.4.
Die dufseren Bereiche stabiler bzw. sicherer Pegelwerte mit flachem Kennlinienverlauf
sind durch einen Unsicherheitsbereich mit grofierer Kennliniensteigung getrennt.
Diese Bereiche lassen sich durch die folgendermafien definierten Spannungspegel
trennen:

Uy = min{uin c;LLIZ:t = —1} (6.17)
Uy = max {um C;Liz‘: 1} (6.18)
Uor = mm{uout C;LLII‘: = —1} (6.19)
Uopyg = max {Uout CcliuToll: = —1} (6.20)
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Abbildung 6.4: Spannungsiibertragungskennlinie und Storabstéande

Fiir invertierende Gatter gilt Uop, = Uout(Ur) und Uoy = Uout(Ur). Mithilfe der
Spannungspegel lassen sich nun die Storabstdnde definieren als

NMy = Uoy — Uy (6.21)
NM; = Uy, - Uoy, (6.22)
NM = min(NMy;, NMy) (6.23)

NM gibt den schlechteren der beiden separat fiir High- und Low-Pegel bestimmten
Storabstande an. Der Wert der Storabstande beschreibt, wie grofs die Verfalschung
einer Signalspannung bei mehreren hintereinander geschalteten Gattern des gleichen
Typs im ungiinstigsten Fall sein muss, um einen Signalpegel im Unsicherheitsbereich
zu erreichen. Spannungsverfialschungen mit kleinerer Amplitude konnen die logische
Funktionalitdt des Gatters nicht beeintrachtigen. Man beachte, dass im Gegensatz
zu den tibrigen Ressourcenmafien grofiere Storabstdnde eine bessere Bewertung
bedeuten. Bei der Formulierung des Mehrzieloptimierungsproblems in Form von
Gleichung 6.1 ist daher der Storabstand mit negativem Vorzeichen (-NM) als
Zielfunktion anzusetzen.
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6.1 Zellendimensionierung

Flache

Als Ressourcenmafie fiir den Flachenbedarf eines Gatters konnen einfache Ab-
schatzungen oder tatsdchliche Layout-Mafie herangezogen werden. Abschitzungen
konnen etwa die Transistoranzahl oder die akkumulierte Flache der Transistorkanile
(also die Summe des Produktes aus Kanalweite und Kanalldnge aller Transisto-
ren) sein. Im Rahmen der Optimierung eines bestimmten Gattertyps ist jedoch
die Transistoranzahl konstant und kommt daher als Flichenmaf$ nicht in Frage.
Andererseits ist es nicht praktikabel, fiir jede mogliche Implementierungsalternative
ein vollstandiges Layout zu erstellen, um den Flachenbedarf zu ermitteln. Daher ist
auch dieses Mafs als Zielfunktion der Optimierung ungeeignet. Prinzipiell kommt
lediglich die akkumulierte Kanalflache

Agate = Z WiL; (6-24)
i

als Optimierungskriterium in Betracht. Dieses Ressourcenmaf? ldsst sich ohne Simu-
lation direkt aus den vorgegebenen Entwurfsparametern ermitteln. Allerdings ist
insbesondere beim Entwurf von Standardzellen zu beachten, dass der tatsachliche
Flachenbedarf eines Gatterlayouts neben der Kanalfldche auch von der Verdrahtungs-
komplexitdt, dem Format des Standardzellenrahmens, dem Verdrahtungsraster (engl.
Routing Grid) und anderen Faktoren abhédngt. Daher ist Agate nur unter Vorbehalt als
Zielfunktion einer Optimierung geeignet. Alternativ besteht auch die Moglichkeit,
die Flache als Ressourcenmaf? erst bei der Auswahl geeigneter Implementierungen
aus der Pareto-Menge nach abgeschlossener Mehrzieloptimierung zu berticksich-
tigen. Damit kann auch eine Verzerrung der Pareto-Menge durch ein ungenaues,
geschatztes Flachenmafd vermieden werden.

6.1.3 Algorithmen

Die Losung des oben beschriebenen MOPs erfordert den Einsatz geeigneter Algorith-
men zur Approximation der Pareto-Menge. Im Rahmen dieser Arbeit wurden zwei
unterschiedliche Verfahren fiir diese Aufgabe eingesetzt, die unter den Namen Global
Analysis of Invariant Objects (GAIO) [43, 130-132] und Strength Pareto Evolutionary
Algorithm (SPEA) [177] verodffentlicht und in [12, 13] auf die Dimensionierung ressour-
ceneffizienter integrierter Schaltungen angewendet wurden. Die Algorithmen sind
auf Basis von Mathworks Matlab implementiert und sind an Cadence Spectre fiir
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6 Mehrzieloptimierte Subschwellbibliothek in 65nm CMOS

analoge Schaltungssimulationen angebunden. Nachfolgend werden die Grundziige
dieser Algorithmen in Anlehnung an die genannten Quellen erldutert.

GAIO

Bei Verwendung von GAIO wird die Pareto-Menge eines MOPs durch , Boxen”
approximiert. Dabei kommen im Wesentlichen zwei Teilalgorithmen zum Einsatz.
Durch den Unterteilungsalgorithmus wird in jedem Schritt zundchst die bisherige
Approximation der Pareto-Menge durch kleinere Boxen unterteilt. Innerhalb jeder
Box werden dann stichprobenhaft Testpunkte gewihlt. Anhand von Dominanztests
aller Testpunkte untereinander wird anschliefiend entschieden, welche Boxen mit ho-
her Wahrscheinlichkeit keine Teile der Pareto-Menge enthalten. Diese Boxen werden
verworfen. Durch rekursive Anwendung des Algorithmus wird die Approximation
der Pareto-Menge schrittweise verfeinert. Bei ungiinstiger Wahl der Testpunkte kann
es allerdings vorkommen, dass auch Boxen entfernt werden, die Teile der Pareto-
Menge enthalten. Die Approximation der Pareto-Menge ist also moglicherweise
unvollstandig. Daher wird zusatzlich der GAIO-Fortsetzungsalgorithmus eingesetzt.
Dabei macht man sich die Tatsache zunutze, dass unter gewissen Voraussetzungen
weitere Pareto-Punkte in der Nahe bereits bekannter Pareto-Punkte erwartet werden
konnen. Eine Boxsammlung, die durch den Stichprobenalgorithmus bestimmt wurde,
kann als Ausgangspunkt dienen. In Boxen, die in der Umgebung aufserhalb dieser
Boxsammlung liegen, wird wiederum durch Testpunkte tiberpriift, ob Teile der
Pareto-Menge auch hier liegen kénnen. Auf diese Weise kann die Approximation
der Pareto-Menge schrittweise erweitert bzw. fehlende Boxen ergénzt werden.

SPEA

Evolutiondre Algorithmen sind Optimierungsverfahren nach dem Vorbild der bio-
logischen Evolution. Bei geeigneter Formulierung lassen sie sich zur Losung von
Mehrzieloptimierungsproblemen verwenden, etwa in Form des SPEA. Auch hier
erfolgt eine schrittweise Approximation der Pareto-Menge. Kandidaten zur Losung
des Optimierungsproblems werden als Individuen bezeichnet und in Populationen
zusammengefasst. In jedem Durchlauf wird aus der bestehenden Population eine
nachfolgende Population generiert, wobei eine bessere Approximation der Lo-
sungsmenge angestrebt wird. Dabei wird das evolutionédre Prinzip verfolgt, gute
Eigenschaften zu vererben und schlechte Eigenschaften verfallen zu lassen. Dazu
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wird zundchst durch eine Fitnessbewertung jedem Individuum ein Fitnesswert zu-
geordnet, der die Eigenschaften dieses Individuums anhand der Pareto-Dominanz
beurteilt. Anschlieflend erfolgt die Selektion von Individuen, die fiir eine Vererbung
fiir die nachfolgende Population in Frage kommen. Die Vererbung selbst erfolgt
durch Rekombination in den Teilschritten Crossover und Mutation. Dabei wird die
Position von zwei zuféllig gewédhlten Eltern-Individuen im Suchraum durch eine
geeignete Operation , gemischt” und mit einer gewissen Wahrscheinlichkeit zusétz-
lich geringfiigig modifiziert. Auf diese Weise werden zwei neue Kinder erzeugt, die
wiederum mit einer gewissen Wahrscheinlichkeit ihre Eltern ersetzen.

6.1.4 Voruntersuchungen

Fiir die Optimierung der Standardzellen miissen gewisse Rahmenbedingungen
tfestgelegt werden, die den Betriebszustand der Schaltungen bestimmen und den
verfiigbaren Suchraum eingrenzen. Da die Betrachtung der schlechtesten Betriebsbe-
dingungen im Subschwellbereich unverhaltnisméfiig pessimistische Schaltungsei-
genschaften liefert, sollen typische Betriebsbedingungen, d.h. nominelle Prozesspa-
rameter und eine Betriebstemperatur von 25 °C bei der Optimierung angenommen
werden. Die Versorgungsspannung soll etwa dort liegen, wo die geringste Ener-
gieaufnahme spéter implementierter Digitalschaltungen erwartet wird. Um diesen
Spannungswert abzuschitzen, werden die Messergebnisse des ALU-Prototypen
aus Abschnitt 5.5.3 erneut betrachtet. Der minimale Energiebedarf tritt dort bei
einer Versorgungsspannung von 210 mV auf, die Schwellspannung der verwendeten
90-nm-Technologie betragt etwa 300 mV. Damit liegt das Energieoptimum um etwa
ein Drittel unterhalb der Schwellspannung. Ubertrigt man dieses Verhiltnis auf die
65-nm-Technologie, so ergibt sich aus der Schwellspannung von ca. 450 mV eine
Abschitzung der Lage des Energieoptimums von 300 mV, so dass diese Spannung
als Entwurfspunkt der Standardzellen-Bibliothek festgelegt wurde. Die Schwell-
spannung der 65-nm-Technologie ist hoher als die Schwellspannung der 90-nm-
Technologie, da es sich bei ersterer um eine Low-Power-Technologie, bei zweiterer
um eine General-Purpose-Technologie handelt.

Um einen ersten Eindruck davon zu bekommen, welchen Einfluss die Gegebenhei-
ten des Subschwellbereichs gegentiber einer nominellen Versorgungsspannung auf
optimale Gatterauslegungen haben, wurde ein erster Optimierungslauf des Inverters
jeweils fiir 1,2V und 300 mV durchgefiihrt. Beispielhaft wurden als Zielfunktionen
tpd, Egate SOWie —NM und als freie Parameter die Kanalweiten beiden Transistoren

77



6 Mehrzieloptimierte Subschwellbibliothek in 65nm CMOS

250 Schwarz: Uy =1,2V
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Abbildung 6.5: Approximation der Pareto-Menge des CMOS-Inverters bei 1,2V und
300mV [12, 178]

Wh, Wp bei minimalen Kanalldngen von 60 nm festgelegt. In Abbildung 6.5 ist das Op-
timierungsergebnis als Approximation der Pareto-Mengen dargestellt. Es zeigt, dass
die optimalen Kompromisse fiir 300 mV eine andere Dimensionierung aufweisen als
die optimalen Kompromisse fiir nominelle Versorgungsspannung. Da die beiden
Pareto-Mengen disjunkt sind, werden optimale Dimensionierungen fiir nominelle
Versorgungsspannung im Subschwellbetrieb dominiert, d.h. derart ausgelegte Gatter
sind in Bezug auf die obigen Zielfunktionen im Subschwellbetrieb nicht ressour-
ceneffizient. Diese Erkenntnis unterstreicht, dass die Verwendung konventioneller
Standardzellen-Bibliotheken zur Implementierung von Subschwellschaltungen sub-
optimal ist, und dass stattdessen ein spezieller Gatterentwurf erforderlich ist.

Um den Optimierungsaufwand zu reduzieren, ist es sinnvoll, méglichst wenige
freie Entwurfsparameter und Zielfunktionen bei der Optimierung zu berticksichti-
gen, ohne dabei jedoch wesentliche Wechselwirkungen zwischen den Grofien zu
vernachladssigen. Wie zuvor erldutert, sind die moglichen freien Parameter durch
die Weiten und Léangen aller Transistoren gegeben. Es stellt sich zunéchst die Frage,
inwieweit die Kanalldngen als freie Parameter tatsdchlich zu einer Verbesserung
der Ressourcenmafle beitragen konnen. Dazu sind in Abbildung 6.6 die Ergebnisse
zweier Optimierungsldufe des CMOS-Inverters bei 300 mV Versorgungsspannung
dargestellt. Als Zielfunktionen wurden hier Pgt,¢ und tpa ausgewdhlt. Teil 6.6a der
Abbildung zeigt den Suchraum als Projektion nach Weiten und Langen getrennt,
wihrend in 6.6b der Bildraum abgebildet ist. Approximationen von Pareto-Menge
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und Pareto-Front sind als schwarze Punkte fiir eine zweidimensionale Optimierung
mit den Weiten W, und Wy, des NMOS- bzw. PMOS-Transistors als freie Parameter
bei minimalen Kanalldngen gegeben. Die grauen Punkte stellen hingegen die Ergeb-
nisse einer vierdimensionalen Optimierung dar, wobei die Lédngen L, und L, von
NMOS- bzw. PMOS-Transistor variabel sind. Im Bildraum ist zu sehen, dass durch
die variablen Kanalldngen zwar keine absolute Verbesserung der Verzogerungszeit
moglich ist, die statische Verlustleistung jedoch bei gleicher Verzogerungszeit bis
zu 60 % reduziert werden kann. Bei Betrachtung des vierdimensionalen Suchraums
fallt auf, dass offenbar der optimale Wert von L, der minimalen Kanalldnge von
60 nm entspricht, widhrend der Bereich optimaler Werte von L,, oberhalb von etwa
250 nm liegt. Optimale Weiten des NMOS-Transistors finden sich bei etwa 350 nm
und darunter. Diese Gatterdimensionierungen haben jedoch einige entscheiden-
de Nachteile: Zunéachst sind die relativ grofien Langen des NMOS-Transistors bei
gleichzeitig geringen Weiten problematisch in Bezug auf ein flicheneffizientes Lay-
out im Format einer Standardzelle. Weiterhin ist eine minimale PMOS-Kanalldange
mit relativ grofien Parameterstreuungen verbunden, so dass hier zumindest eine
Anhebung der Untergrenze von L, wihrend der Optimierung erforderlich wire.
Schliefilich ergeben sich durch die Ergebnisse der vierdimensionalen Suche stark
asymmetrische Push-Pull-Verhiltnisse (Verhiltnis der Treiberstarke von Pull-Up-
und Pull-Down-Zweig) beim Betrieb mit Versorgungsspannungen oberhalb der
Transistor-Schwellspannung, was zu unverhéltnisméafiig hohen Verzogerungszeiten
und Verlustleistungswerten in diesem Betriebsbereich fiihrt. Derartige Implemen-
tierungen waren daher ausschliefSlich fiir den Subschwellbetrieb und weniger fiir
variable Versorgungsspannungen geeignet.

Aus diesen Griinden ist ein anderes Vorgehen zur Dimensionierung der Gatter
erforderlich. Um tiberméfiig unsymmetrische Push-Pull-Verhaltnisse zu vermeiden
und ein homogeneres Layout zu ermdglichen, wird nun eine unabhingige Wahl von
NMOS- und PMOS-Kanalldnge unterbunden, indem eine gemeinsame Kanalldnge L
als freier Parameter eingefiihrt wird. Es ergibt sich auf diese Weise ein dreidimensio-
naler Suchraum. Ein Optimierungslauf in dieser Konstellation ergibt, dass trotz der
nun erforderlichen Kompromissfindung zwischen NMOS- und PMOS-Lange der
optimale Wert der gemeinsamen Linge beim Minimalwert von 60 nm liegt. Da dies,
wie bereits erwdhnt, aufgrund relativ grofier Parameterstreuungen ungiinstig im
Subschwellbetrieb ist, wird ein Aufschlag von 50 % als Kompromiss getroffen, d.h.
die Kanalldnge aller Transistoren wird auf 90 nm festgelegt.

Nach Festlegung der Kanalldnge verbleiben noch die Kanalweiten als freie Parameter,
wobei bei Gattern mit mehreren Eingdngen prinzipiell unterschiedliche Weiten fiir
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Abbildung 6.6: Pareto-Menge des CMOS-Inverters bei 2-dimensionalem (schwarz)
und 4-dimensionalem (grau) Suchraum [12, 178]
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individuelle Transistoren zugelassen werden konnen. Insbesondere bei Gattern mit
mehr als zwei Eingdngen steigt der Optimierungsaufwand dabei betréchtlich an,
es lassen sich jedoch nur relativ geringe Verbesserungen gegeniiber einer Gleich-
behandlung aller NMOS- und aller PMOS-Transistoren erzielen. Zudem ist die
Layout-Erstellung von Gattern mit unterschiedlichen Weiten der einzelnen Transis-
toren aufwéandiger und der Flachenbedarf derartiger Implementierungen aufgrund
spezieller Entwurfsregeln grofier, als bei homogener Auslegung der Transistoren.
Daher wird festgelegt, dass alle NMOS-Transistoren einer Gatterstufe die Weite Wy
und alle PMOS-Transistoren die Weite W, besitzen sollen. Es verbleibt auf diese
Weise ein zweidimensionaler Suchraum fiir alle einstufigen Gattertypen, wodurch
auch tiberméfig lange Laufzeiten der Optimierungswerkzeuge vermieden werden.

Beziiglich der Zielfunktionen wird zunédchst die Fliche, wie oben begriindet, als
Optimierungskriterium verworfen, da einleuchtend ist, dass grofiere Transistoren
mit einem grofieren Flachenbedarf einhergehen. Ferner wird die Entscheidung
getroffen, bei Schaltzeiten und Storabstdnden nicht zwischen steigenden und fallen-
den Flanken bzw. High- und Low-Pegel zu unterscheiden, sondern stattdessen die
jeweils ungiinstigeren Werte t,4, t,q bzw. NM zu verwenden. Durch Betrachten der
jeweils ungiinstigeren Werte wird zugleich auch ein symmetrisches Schaltverhal-
ten der gefundenen Optima sichergestellt. Voruntersuchungen ergaben auflerdem,
dass es nicht notwendig ist, mehrere Ressourcenmafie aus einer Kategorie (also
beispielsweise t,f und tpq oder Pstat und Egate) simultan bei der Optimierung zu
berticksichtigen, da hier die Zielfunktionen kaum in Konkurrenz zueinander stehen
und daher praktisch kein Bedarf zur Kompromissfindung besteht. Da jedoch die
Ressourcenkategorien untereinander sehr wohl in Konkurrenz zueinander stehen,
sollte aus jeder Kategorie eines der Bewertungsmafie zur Optimierung eingesetzt
werden. Anhand dieser Uberlegungen wurden die Zielfunktionen tpd, Egate und
—NM zur Dimensionierung der Gatter ausgewahlt.

Der Suchraum der Optimierung muss eingegrenzt werden, da die Transistorwei-
ten, die den Koordinaten im Suchraum entsprechen, einerseits die Minimalmafie
der Technologie einhalten miissen und andererseits nicht zu grofl werden sollen,
damit sich Layouts im Standardzellenformat erstellen lassen. Das Minimalmafs der
Transistorweiten betrdgt 120nm. Es wurden grof3ziigige Obergrenzen von 1um
tiir die NMOS-Weite und 2,5 pm fiir die PMOS-Weite als Grenzen des Suchraums
festgelegt.

Nach Anwenden eines der im vorigen Abschnitt beschriebenen Algorithmen zur
Losung des MOP fiir ein Logikgatter steht eine Approximation der Pareto-Menge

81



6 Mehrzieloptimierte Subschwellbibliothek in 65nm CMOS

zur Verfuigung. Fiir eine konkrete Gatterrealisierung miissen aus dieser Menge ein
oder mehrere geeignete Punkte als Dimensionierungsvorgabe ausgewdhlt werden.
Dies kann anhand zuséatzlicher Kriterien wie etwa der Flache, wie zuvor beschrieben,
geschehen. Eine andere Moglichkeit besteht darin, eine Priorisierung der bereits bei
der Mehrzieloptimierung betrachteten Zielfunktionen vorzunehmen. Dieser Ansatz
wurde bei der Entwicklung der hier vorgestellten Standardzellen-Bibliothek verfolgt.
Dazu wurden aus der (approximierten) Pareto-Menge jedes Gattertyps zundchst
die Punkte ausgewihlt, die innerhalb der besten 5 % beziiglich des Stérabstands
NM liegen. Auf diese Weise wird der Robustheit die grofste Prioritédt bei der Di-
mensionierung eingerdumt. Da Schaltungen mit moglichst niedrigem Energiebedarf
implementiert werden sollen, werden aus der verbleibenden Menge wiederum die
besten 5 % beziiglich der Energie Egate ausgewdhlt, die damit den zweithdchsten
Rang erhilt. Die auf diese Weise selektierten Punkte befinden sich bereits in einem
eng begrenzten Bereich in Such- und Bildraum. Es werden daher Weiten W, und W,
fiir die Gatterdimensionierung ausgewdhlt, die in der Ndhe des Schwerpunkts dieser
Menge im Suchraum liegen und dem in der verwendeten Technologie zuldssigen
5-nm-Raster geniigen.

6.2 Begrenzung der Transistor-Stacks

Die Auswahl des Zellensatzes im Subschwellbereich hat Auswirkungen auf die
Robustheit der gesamten Schaltung, da bestimmte Zellentypen kritischer in Bezug
auf Prozessparameter-Streuungen sind als andere [26]. Eine notwendige Bedingung
fiir die korrekte Funktion einer Schaltung ist das Erreichen ausgeprégter Logikpegel
aller Gatter, da ansonsten Fehlauswertungen der zugrunde liegenden Boole’schen
Funktionen auftreten konnen. Der Spannungswert des Low-Pegels eines Gatters
ergibt sich durch den Spannungsteiler aus leitendem Pull-Down-NMOS-Zweig
und sperrendem Pull-Up-PMOS-Zweig. Analoges gilt fiir den Spannungswert des
High-Pegels. Je grofier der Leitwert des leitenden Transistorpfades und je kleiner der
Leitwert eines sperrenden Transistorpfades ist, desto ndher liegt der Spannungspegel
des Gatters am Idealwert von 0 bzw. Vpp. Diese Eigenschaft ldsst sich durch das
Ion/Iog-Verhiltnis beschreiben, wie bereits in Abschnitt 3.2 erldutert wurde. Betrachtet
man nun beispielsweise ein NAND4-Gatter, so befinden sich im Pull-Down-Pfad
vier NMOS-Transistoren in Reihenschaltung, wahrend der Pull-Up-Pfad aus vier
parallel geschalteten PMOS-Transistoren besteht. Bei einem Lowpegel am Gatter-
Ausgang steht also einem (in erster Naherung) auf Y4 reduzierten On-Strom ein
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vierfacher Off-Strom gegentiber. Insgesamt verschlechtert sich also bei diesem Gatter
das Verhdltnis Ion/Io¢f um den Faktor 16, was sich entsprechend ungiinstig auf
die im Subschwellbetrieb erreichbaren Logikpegel auswirkt. Das obige Beispiel
lasst sich zu der Aussage verallgemeinern, dass ein hoherer Grad an Reihen- und
Parallelschaltungen in einem Gatter eine Verschlechterung der Logikpegel zur
Folge hat. Reihenschaltungen im Pull-Down-Zweig bewirken dabei eine Anhebung
des Low-Spannungspegels, wahrend Reihenschaltungen im Pull-Up-Zweig eine
Senkung des High-Spannungspegels bewirken.

Dartiber hinaus konnen die On- und Off-Strome auch durch Prozessparameter
beeinflusst sein. Der kritischste Fall tritt dann ein, wenn schwache bzw. langsame
leitende Transistoren und starke bzw. schnelle sperrende Transistoren in einem
Gatter zusammen treffen, also bei langsamem NMOS und schnellem PMOS bei
einem NAND-Gatter und Low-Pegel am Ausgang sowie bei schnellem NMOS und
langsamem PMOS bei einem NOR-Gatter und High-Pegel am Ausgang. Es stellt sich
die Frage, welcher Grad an Reihen- und Parallelschaltung in den Gattern zugelassen
werden kann, ohne dass sich in diesen kritischen Situationen nicht tolerierbar
degenerierte Logikpegel ergeben. Zur Kldarung dieser Frage sind in Abbildung 6.7 die
auf die Versorgungsspannung normierten Spannungspegel von NAND- und NOR-
Gattern mit 2, 3 und 4 Eingdngen in den genannten kritischen Fillen angegeben. Die
Gatter wurden fiir symmetrisches Schaltverhalten bei nominellen Prozessparametern
ausgelegt. Da eine hohe Zuverldssigkeit der hier entwickelten Standardzellen-
Bibliothek mit moglichst niedriger unterer Betriebsspannungsgrenze erreicht werden
soll, wird die strenge Forderung gestellt, dass bei einer Spannung von 200 mV ein
Low-Pegel von maximal 5% und ein High-Pegel von mindestens 95 % erreicht
werden sollen. Diese Forderung wird nur durch die Gattertypen NAND2 und NOR2
erfiillt. Als Verallgemeinerung wurde daher die Entscheidung getroffen, die Auswahl
des Zellensatz auf Gatter zu beschrianken, die sich durch maximal zwei parallel
oder in Reihe geschaltete Transistorpfade jeweils im Pull-Up- und Pull-Down-Zweig
realisieren lassen.

6.3 Kombinatorische Gatter

Eine vielfdltige Auswahl an Logikfunktionen fiir die zu implementierenden Standard-
zellen ist trotz der Beschrankung auf Gatter mit maximalem Grad zwei beziiglich
Reihen- und Parallelschaltungen von Transistoren moglich. Fiir jede Logikfunk-
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Abbildung 6.7: Relative Spannungspegel von NAND- und NOR-Gattern mit 2, 3
und 4 Eingdngen

tion wurden Gatter mit unterschiedlichen Treiberstdarken implementiert, um die
Optimierungsmoglichkeiten der Synthese-Werkzeuge zu erweitern. Hohere Treiber-
starken wurden dabei durch Parallelschalten entsprechend vieler Gatter der kleinsten
Treiberstarke X1 realisiert. Die Dimensionierung der X1-Gatter erfolgt durch das
oben beschriebene Mehrzieloptimierungsverfahren. In Tabelle 6.1 sind alle gewéhl-
ten Logikfunktionen sowie die jeweils realisierten Treiberstdarken aufgelistet. Die
Transistor-Verschaltungen der Gatter ergeben sich fiir die Zellen AOI22, INV, NAND2,
NOR2 und 0AI22 auf natiirliche Weise durch die Bildungsregeln fiir CMOS-Gatter.
Puffer (BUF) werden durch einen zweistufigen Aufbau realisiert, wobei jede Stufe aus
ggf. parallel geschalteten Invertern besteht. Fiir das Minority3-Gatter (MIN3) sowie
den (invertierenden) 2-zu-1-Multiplexer (MUXI2) werden die in Abbildung 6.8 darge-
stellten Schaltungsvarianten gewdhlt, die symmetrische NMOS- und PMOS-Teile
besitzen. Diese Eigenschaft ist vorteilhaft fiir die Layout-Erstellung und wirkt sich
dartiber hinaus positiv auf die Gattereigenschaften aus. Im Falle des MIN3-Gatters
wird diese Implementierung auch als Mirrored Gate bezeichnet. Fiir das MUXI2-Gatter
ist zusatzlich ein Inverter fiir das Auswahlsignal S erforderlich, der als Inverter
einfacher Treiberstirke dimensioniert ist.

Die approximierten Pareto-Mengen und -Fronten der Mehrzieloptimierung sind
in Abbildung 6.9 dargestellt. Die hier gezeigten Ergebnisse wurden mit Hilfe des
SPEA bestimmt. Man erkennt, dass die Pareto-Mengen der Gatter zum Teil sehr
unterschiedlichen Charakter aufweisen. Insbesondere beim NAND2-Gatter fillt auf,
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Abbildung 6.8: Schaltpldane der Gattertypen MIN3 (links) und MUXI2 (rechts)

dass es offenbar keine ressourceneffizienten Gatter-Implementierungen im Bereich
300nm £ Wy £ 600 nm gibt. Dieses Phanomen lédsst sich durch den RNCE erkldren:
Durch die Abnahme der Schwellspannung bei geringen Transistorweiten entsteht
im Subschwellbereich ein Minimum des Drain-Stroms bei einer gewissen Kanal-
weite. Ein gegebener Drain-Strom (und damit beispielsweise auch eine gegebene
Verzdgerungszeit t,q) lasst sich also sowohl mit einer grofseren als auch mit einer
kleineren Kanalweite erzielen. Da die grofiere Kanalweite jedoch mit einer hoheren
Energie Egate verbunden ist, ist eine solche Dimensionierung nicht ressourcenef-
tizient und wird daher durch das Mehrzieloptimierungsverfahren verworfen. In
der hier verwendeten Technologie wirkt sich dieser Effekt lediglich fiir den NMOS-
Transistor aus, so dass eine solche Liicke in der Pareto-Menge nur in Richtung von
Wh, auftritt. Aufserdem hédngt der genaue Einfluss des RNCE auch von der konkreten
Schaltungskonstellation ab, wie der Vergleich der Pareto-Mengen in Abbildung 6.9
zeigt.

Die Schritte des Auswahlverfahrens fiir konkrete Gatterdimensionierungen sind
durch unterschiedliche Grauabstufungen in Abbildung 6.9 gekennzeichnet. Der
hellgrau hervorgehobene Teil der Mengen liegt jeweils aufierhalb der besten 5 %
beziiglich des Storabstands NM, vom verbleibenden Rest liegt der dunkelgraue
Teil aufserhalb der besten 5% beziiglich der Energie Egate. Schwarz markiert ist
somit das nach beiden Kriterien gefilterte Optimierungsergebnis. Die konkreten
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’ Gatter ‘ Boole’sche Funktion ‘ Treiberstarken ‘ Wh [um] ‘ Wp [um] ‘
AOQOI22 (AAB)V(CAD) X1, X2 0,250 2,050
BUF A X1, X2, X3,X4, X6, X8 | 0,265 2,050
INV A X1, X2, X3,X4, X6, X8 | 0,265 2,050
MIN3 (AAB)V(BAC)V(CAA) | X1, X2 0,250 2,050
MUXI2 | (AAS)V (BAS) X1, X2 0,250 2,150
NAND2 | AAB X1, X2, X4 0,230 1,710
NOR2 AVB X1, X2, X4 0,240 2,150
OAI22 (AVB)A(CVD) X1, X2 0,245 2,200

Tabelle 6.1: Dimensionierung der kombinatorischen Gatter

Gatterdimensionierungen sind aus diesem eng eingegrenzten Bereich ausgewahlt.
Da die Losungsmengen der dhnlich aufgebauten Gattertypen A0I22, 0AI22 und
MUXI2 sehr dhnlich sind, wurde auf eine separate Optimierung des ebenfalls dhnlich
konstruierten MIN3-Gatters verzichtet und stattdessen die Dimensionierung des
A0I22-Gatters tibernommen. Die Ergebnisse der Gatterdimensionierung sind in
Tabelle 6.1 angegeben.

Um den Einfluss von Prozessschwankungen auf die Eigenschaften der Gatter ndher
zu untersuchen, wurden Post-Layout'-Monte-Carlo-Simulationen aller Gattertypen
bei 300 mV vorgenommen. Abbildung 6.10 zeigt beispielhaft die Simulationsergeb-
nisse des A0OI22-Gatters der Treiberstiarke X1. Fiir alle tibrigen Gattertypen ergeben
sich im Detail unterschiedliche Werte, jedoch prinzipiell dhnliche Zusammenhénge.
Dargestellt sind Histogramme der auch bei der Optimierung verwendeten Res-
sourcenmafie fpq, Egate und NM sowie zusétzlich Pgtat fiir 10 000 Simulationslaufe.
Auflerdem sind fiir 100 Simulationsldufe die sich ergebenden Spannungsiibertra-
gungskennlinien iiberlagert dargestellt. Relevant fiir eine korrekte Funktion einer
aus den Standardzellen aufgebauten Digitalschaltung sind insbesondere die Streu-
ungseigenschaften von fp,q und NM, da diese unmittelbar fiir die in Abschnitt 3.2
erlduterten primaren Ausfallmechanismen, Hold-Zeit-Verletzungen und unzurei-
chende Storabstdnde bzw. Logikpegel, verantwortlich sind. Die Variationen von Egate
und Pgtat sind fiir eine korrekte Schaltungsfunktion von untergeordneter Bedeutung.
Es sei an dieser Stelle lediglich erwéhnt, dass der sehr geringe Variationskoeffizient
o/u der Energie Egate von 0,006 durch den iiberwiegenden Anteil Egy, der konstanten
Lastkapazitat von 10 fF fiir diese Simulation begriindet ist. Der Mittelwert des Stor-
abstands betragt etwa 89,3 mV entsprechend ca. 30 % der Versorgungsspannung mit

1 Beriicksichtigung aus dem Layout extrahierter parasitdrer Kapazititen
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einem Variationskoeffizienten von 0, 12. Diese Werte sind fiir sichere Auspragungen
der Logikpegel ausreichend. Der Variationskoeffizient der Verzogerungszeit von 0,61
erscheint auf den ersten Blick relativ grofs. Zu beachten ist hierbei jedoch, dass dieser
Wert globale und lokale Prozessschwankungen simultan abbildet. Innerhalb einer
integrierten Schaltung entfillt der durch globale Prozessschwankungen verursachte
Anteil, so dass sich eine wesentlich geringere Variation der zeitlichen Gattereigen-
schaften einstellt. Zudem nimmt die Variation der Verzogerung eines vollstandigen
Logikpfades mit der Anzahl der beteiligten Gatter ab, da sich Abweichungen der
einzelnen Gatterverzogerungen teilweise autheben. Zusétzlich kénnen Variationen
des zeitlichen Verhaltens einer Schaltung wihrend der Optimierung durch Synthese-
und Place-and-Route-Werkzeuge durch bestimmte Einstellungen beriicksichtigt
werden. Dies wird in Abschnitt 7.4 behandelt. Aus diesen Griinden sind auch die
simulierten Streuungen der Verzdgerungszeiten der Einzelgatter akzeptabel.

6.4 Flipflop und Latch

Es existiert eine Vielzahl verschiedener Implementierungsmoglichkeiten fiir Takt-
flanken-getriggerte Speicherelemente bzw. Flipflops. Viele Implementierungen wur-
den fiir spezielle Anwendungsfille entworfen und bieten entsprechend individuelle
Vor- und Nachteile. Da dabei jedoch oftmals Schaltungstechniken zum Einsatz
kommen, die nicht als klassische, statische CMOS-Technik aufgefasst werden kon-
nen, muss eine sorgfiltige Untersuchung im Hinblick auf die Eignung fiir den
Subschwellbetrieb erfolgen.

Generell lassen sich Flipflop-Schaltungen in statische und dynamische Typen unter-
teilen, wobei die Informationserhaltung bei statischen Typen durch Riickkopplungen
und bei dynamischen Typen durch Ladungsspeicherung auf (parasitiren) Kapa-
zitaten erfolgt. Dynamische Flipflops besitzen im Allgemeinen den Vorteil einer
gegentiiber statischen Flipflops geringeren Verlustleistung aufgrund der fehlenden
Riickkopplungs-Elemente bei gleichzeitig kleineren Verzogerungszeiten (Clock to
Output Delay tcq). Im Subschwellbereich ist allerdings die dynamisch gespeicherte
Ladung aufgrund der niedrigen Versorgungsspannung sehr gering und kann da-
her leicht durch Rauscheffekte, Kopplung mit anderen Netzen, Leckstrome oder
radioaktive Strahlung verfdlscht werden bzw. verloren gehen. Diese Anfalligkeit
wird dartiiber hinaus durch Prozessparameter-Streuung weiter verstarkt [161]. Da
die Robustheit ein wichtiges Entwurfskriterium der hier erstellten Subschwell-
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6.4 Flipflop und Latch

Standardzellen-Bibliothek darstellt, wurden dynamische Flipflop-Schaltungen fiir
die folgenden Betrachtungen von vornherein ausgeschlossen.

Eine weitere zum Teil in Flipflops zum Einsatz kommende Technik sind soge-
nannte Ratioed Circuits. Dabei wird die der Informationsspeicherung dienende
Riickkopplung beim Schreiben eines neuen Zustands bzw. Datums nicht aufgetrennt.
Stattdessen wird durch eine geeignete Transistordimensionierung sicher gestellt, dass
das neue Datum durch einen starken Treiber den durch eine schwache Riickkopplung
erhaltenen vorherigen Zustand iiberschreiben kann. In [161] wird jedoch gezeigt,
dass Ratioed Circuits generell aufgrund des hohen Einflusses von Prozessparameter-
Streuungen ungeeignet fiir den Betrieb im Subschwellbereich sind und dass dies
auch und insbesondere fiir Flipflops gilt. Eine analoge Problemstellung wurde auch
in Abschnitt 5.3.1 bereits in Bezug auf Aufwairts-Pegelwandler betrachtet.

Untersuchungen zur Eignung weit verbreiteter Flipflop-Implementierungen fiir den
Subschwellbetrieb wurden in [3, 5, 36, 48] verdffentlicht. Die Veroffentlichungen um-
fassen u. a. folgende Flipflop-Typen: NAND2-basiert [147], Clocked CMOS (C2MOS)
[143], Transmission Gate Master Slave (TGMS) [40], PowerPC 603 [51], Hybrid Latch
(HL) [115], Conditional Precharge Hybrid Latch (CPHL) [111] und Sense Amplifier (SA)
[104]. Auf weitere in den Veroffentlichungen behandelte Flipflops, die aufgrund der
obigen Uberlegungen auszuschlieffen sind, wird im Folgenden nicht eingegangen.

Die in [3] untersuchten Flipflops werden anhand von Simulationen in einer 90-nm-
Technologie beziiglich der Eigenschaften im Subschwellbetrieb bewertet. Dabei
schneidet das PowerPC-Flipflop hinsichtlich Verzégerungszeiten und Leistungsauf-
nahme am besten ab. Mit 8 % hoheren Verzogerungszeiten und etwa 20 % hoherer
Verlustleistung folgen das C2MOS- und das TGMS-Flipflop, mit leichten Vorteilen fiir
das TGMS-Flipflop. Das NAND2-basierte Flipflop weist um ein Vielfaches schlechte-
re Werte auf. In [5] veroffentlichen die gleichen Autoren weitere Untersuchungen.
Dabei erzielt in der gleichen 90-nm-Technologie ein SA-Flipflop nochmals etwa 15 %
bessere Verzogerungszeiten als das PowerPC-Flipflop bei gleichzeitig um die Halfte
reduzierter Leistungsaufnahme. In einer dort ebenfalls betrachteten 65-nm-Techno-
logie schneidet hinsichtlich der Verzogerungszeiten hingegen das PowerPC-Flipflop
um den Faktor 2,8 besser als das SA-Flipflop ab. Die Verlustleistung des PowerPC-
Flipflops ist dabei um knapp 70 % hoher als die Verlustleistung des SA-Flipflops. Ein
weiterer in [5] betrachteter Aspektist die niedrigste Versorgungsspannung, bei der die
untersuchten Flipflops in allen relevanten Prozessparameter-Konstellationen noch
korrekt arbeiten. Dabei liegen in der 90-nm-Technologie PowerPC- und SA-Flipflop
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mit 175mV gleichauf, wahrend in der 65-nm-Technologie das PowerPC-Flipflop mit
125mV einen Vorteil gegeniiber dem SA-Flipflop mit 150 mV aufweist.

In [48] werden die Flipflop-Typen PowerPC, C2MOS, HL und SA durch Simula-
tionen mit dem 90 nm Predictive Technology Model (PTM) [29] im Subschwellbereich
untersucht. Dabei erreicht das HL-Flipflop das beste zeitliche Verhalten, fillt aller-
dings bereits bei einer Versorgungsspannung von iiber 400 mV aus, wahrend die
tibrigen Implementierungen bis unter 200 mV funktionsfahig sind. Dies ist dadurch
zu erkldren, dass der im HL-Flipflop erforderliche Impulsgenerator bei niedrigen
Versorgungsspannungen nicht mehr einwandfrei funktioniert. Durch geeignete
Modifikationen kann die Pulsdauer verlangert werden, wodurch das HL-Flipflop
ebenfalls Versorgungsspannungen unter 200 mV erreicht. Das HL-Flipflop ist bei
200mV etwa 36 % schneller als das PowerPC-Flipflop, gefolgt von C2MOS- und
SA-Flipflop, die mit geringem Abstand etwa gleichauf liegen. Hinsichtlich des
Energieverbrauchs schneiden das PowerPC-Flipflop und das C2MOS-Flipflop am
besten ab.

In [36] werden bestehende Flipflop-Typen in einer 250-nm-SOI-Technologie simuliert
und insbesondere im Hinblick auf ihre Empfindlichkeit gegeniiber radioaktiver
Strahlung untersucht. Dazu wird das Auftreffen eines hochenergetischen, elektrisch
geladenen Teilchens simuliert, indem eine bestimmte Ladungsmenge in ein als
sensibel identifiziertes Netz des jeweils untersuchten Flipflops injiziert wird. Es wird
dann untersucht, ob das Flipflop den korrekten Zustand aufrecht erhalten kann. Die
maximal injizierbare Ladung ohne Informationsverlust wird als kritische Ladung
Qurit bezeichnet. In Bezug auf die Verzogerungseigenschaften schneidet das CPHL-
Flipflop am besten ab und besitzt in dieser Hinsicht im Subschwellbereich einen
Vorsprung gegeniiber dem C2MOS-Flipflop von 25 %, gegeniiber dem TGMS-Flipflop
von 40 % und gegeniiber dem SA-Flipflop von 50 %. Dieser Vorteil wird allerdings
durch einen um 15 % bis 35 % erhohten Energieverbrauch erkauft. Beziiglich der
kritischen Ladung ist das C2MOS-Flipflop die beste Implementierung, gefolgt vom
CPHL-Flipflop, dessen kritische Ladung bei nur etwa 55 % des Bestwertes liegt.
TGMS-Flipflop und SA-Flipflop erreichen nur etwa 25 % der kritischen Ladung
des C2MOS-Flipflops. In [36] werden dariiber hinaus auch eine neue sowie zwei
bestehende durch Redundanz strahlungsresistente Flipflop-Implementierungen
untersucht. Diese weisen jedoch einen deutlich erh6hten Flachen- und Energiebedarf
bei vergrofierten Verzogerungszeiten auf und sind daher eher fiir Anwendungen
mit hochsten Anforderungen an Zuverlassigkeit oder Sicherheit sowie fiir Weltraum-
Elektronik ausgelegt.
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Die obigen Ergebnisse zeigen, dass je nach Technologie, Schaltungsdimensionie-
rung und Bewertungskriterium unterschiedliche Flipflop-Varianten im Vorteil sind.
Tendenziell bieten die miteinander verwanden Flipflops HL und CPHL das beste zeit-
liche Verhalten auf Kosten eines erhdhten Energieverbrauchs. Die korrekte Funktion
dieser Flipflop-Typen hingt jedoch wesentlich von der exakten Impulserzeugung
ab, was auch durch die gemaf3 [48] erforderlichen Modifikationen bestdtigt wird.
Da das zeitliche Schaltungsverhalten im Subschwellbereich generell auch stark
durch Prozessparameter-Streuung beeinflusst wird, ist fiir diese Flipflops von einer
erhohten Empfindlichkeit gegeniiber derartigen Storeinfliissen auszugehen. In [48]
und [36] wird der Einfluss von Prozessparameter-Streuung auf die korrekte Funktion
des Impulsgenerators nicht betrachtet. Dariiber hinaus steht der erhthte Energie-
verbrauch dem Einsatz in Anwendungen mit eingeschrianktem Energie-Budget
entgegen. Von den Master-Slave-Flipflops! C2MOS und TGMS weist tendenziell das
C2MOS-Hlipflop die besseren Werte in Bezug auf Verzogerungszeiten und Ener-
gieaufnahme auf. Gleichzeitig ist es um ein Vielfaches unempfindlicher gegeniiber
Ladungsinjektion. Aufgrund des ansonsten praktisch identischen Aufbaus kann
die Anfalligkeit gegeniiber injizierter Ladung den Transmission Gates des TGMS-
Flipflop angelastet werden. Es ist daher fiir das PowerPC-Flipflop, das ebenfalls
Transmission Gates enthilt, von einer dhnlichen Empfindlichkeit auszugehen.

Fiir die im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Subschwell-Standardzellen-Bibliothek
wurde das C2MOS-Flipflop ausgewihlt, da es einen sehr guten Kompromiss be-
ziiglich Verzogerungszeiten, Energieaufnahme, unterer Betriebsspannungsgrenze
und kritischer Ladung bietet. Dariiber hinaus kommt in dieser Implementierung
ausschlieilich statische CMOS-Schaltungstechnik zum Einsatz, die sich im Sub-
schwellbetrieb bereits vielfach bewdhrt hat. Der Schaltplan des C2MOS-Flipflops
ist in Abbildung 6.11 dargestellt. Je zwei C2MOS-Teilgatter bzw. Tristate-Inverter
lassen sich auch als (invertierender) 2-zu-1-Multiplexer auffassen, der ebenfalls in der
Subschwellbibliothek implementiert wurde. Aus dem eingehenden Taktsignal CLK
werden durch zwei Inverter die lokal benétigten invertierten und nicht-invertierten
Kopien erzeugt, um die Belastung des Taktbaumes gering zu halten und die Takt-
verzogerung innerhalb des Flipflops besser optimieren zu kénnen. Der Ausgang Q
wird durch einen separaten Inverter gepuffert. Dadurch wird erreicht, dass Setup-
und Hold-Zeiten des Flipflops unabhidngig von der angeschlossenen Ausgangslast
sind. Aufierdem lassen sich hohere Treiberstdarken auf diese Weise sehr einfach
realisieren, da nur dieser ausgangsseitige Inverter zu vergrofiern ist. Insgesamt
benotigt das C2MOS-Flipflop 26 Transistoren. Indem die beiden Inverter in Master-

! Flipflop-Typen, die aus aus zwei hintereinander geschalteten Latches bestehen, dem Master-Latch
und dem Slave-Latch
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Abbildung 6.11: Schaltplan des verwendeten C2MOS-Flipflops

und Slave-Latch jeweils durch NOR2-Gatter ersetzt werden, ldsst sich ein Flipflop mit
asynchronem, high-aktivem Reset-Eingang (zur Initialisierung mit dem Logikpegel
0) realisieren. Setzt man stattdessen NAND2-Gatter an diesen Stellen ein, so erhédlt man
ein Flipflop mit asynchronem, low-aktivem Set-Eingang (zur Initialisierung mit dem
Logikpegel 1). Entfernt man den Master-Latch des Flipflops, so erhdlt man einen
D-Latch, wobei auch dieser durch asynchrone Steuereingénge ergénzt werden kann.
Diese Zellen wurden ebenfalls in die Subschwellbibliothek aufgenommen.

Da Flipflop und Latch aus bereits vorhandenen kombinatorischen Gattern der Sub-
schwellbibliothek bestehen, ndmlich den Gattertypen INV, MUXI2, NAND2 und NOR2,
wurden die entsprechenden Dimensionierungen der jeweils kleinsten Treiberstiarke
tibernommen. Es wurden allerdings die PMOS-Weiten der Inverter zur Erzeugung
der internen Taktsignale CLKN und CLKI durch zusatzliche Optimierungen modifi-
ziert, um in diesen Elementen gleich grofie Verzogerungen fiir steigende und fallende
Taktflanken sicherzustellen und somit die Symmetrie des Taktsignals nicht zu beein-
trachtigen. Unterschiedliche Treiberstarken der Flipflops und Latches — X1, X2 und
X4 — wurden durch Verwendung der entsprechenden ausgangsseitigen Puffer reali-
siert. Die Funktionalitdt und das Zeitverhalten der auf diese Weise dimensionierten
sequenziellen Gatter wurde durch Monte-Carlo-Simulationen tiberpriift.
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6.5 Taktbaum-Elemente

In synchronen Digitalschaltungen muss ein globales Taktsignal an alle vorhandenen
Flipflops verteilt werden, um einheitliche Zeitintervalle fiir die Verarbeitung von
Informationen zu gewéhrleisten. Da in der Regel eine grofie Anzahl an Flipflops zu
versorgen ist, die Treiberfdhigkeit eines einzelnen Takteingangs jedoch begrenzt ist,
ist der Aufbau eines mehrstufigen Taktbaums aus Treiberbausteinen erforderlich. Die
verwendeten Treiber miissen dabei so ausgelegt sein, dass Anstiegs- und Abfallzeiten
bzw. die entsprechenden Verzogerungszeiten gleich grofs sind, um auch iiber mehrere
Stufen hinweg ein konstantes Tastverhaltnis des Taktsignals von 50 % zu erhalten.
Andernfalls konnen ggf. Fehlfunktionen in den angeschlossenen Flipflops auftreten.
Des Weiteren soll die zur Synchronisierung typischerweise verwendete steigende
Taktflanke an allen Flipflops in jedem Taktintervall moglichst gleichzeitig eintreffen,
d.h. der Zeitversatz des Taktsignals (engl. Clock Skew) ist zu minimieren. Dieses
Optimierungsproblem wird durch Softwarewerkzeuge zur Taktbaum-Synthese im
Rahmen der Platzierung und Verdrahtung gelost. Voraussetzung ist dafiir eine Biblio-
thek von Takttreibern, die zum einen die obigen Anforderungen an Anstiegs- und
Abfallzeiten erfiillen und zum anderen eine Reihe unterschiedlicher Treiberstarken
aufweisen, um den Zeitversatz minimieren zu konnen.

Fiir die Subschwellbibliothek wurden Takttreiber mit Treiberstarken von X1 bis X12 in
zweistufigem Aufbau implementiert. Wie auch bei den Treibern der Logikbibliothek
besteht die ausgangsseitige Stufe eines Takttreibers aus einer Anzahl entsprechend
der Treiberstarke parallel geschalteter Inverter. Die eingangsseitige Stufe besteht
ebenfalls aus parallel geschalteten Invertern, wobei die Anzahl so gewahlt ist, dass
das Verhiltnis der Gesamt-Transistorweiten von Ausgangs- zu Eingangsstufe mog-
lichst zwischen 2 und 3 und damit moglichst nah am theoretisch optimalen Wert
vone =2,71828... [92] liegt. Gegeniiber den Treibern der Logikbibliothek wurden
jedoch nachtréaglich die Weiten der PMOS-Transistoren so optimiert, dass die Verzo-
gerungszeiten fiir steigende und fallende Flanken bei einer Versorgungsspannung
von 300 mV tiibereinstimmen.

Eine haufig in integrierten Schaltungen angewandte Technik zur Reduktion der
Leistungsaufnahme ist die Taktabschaltung (engl. Clock Gating), also das Ausblenden
des Taktsignals in einzelnen Zweigen des Taktbaums. Dies kann entweder manu-
ell oder automatisiert durch Synthese-Werkzeuge, grobgranular auf Blockebene
durch Abschalten nicht benétigter Module oder feingranular auf Ebene weniger
zusammengehoriger Flipflops erfolgen. Fiir diese Technik sind jedoch spezielle
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Abbildung 6.12: Schaltplan der Clock-Gating-Zelle

Clock-Gating-Zellen erforderlich, die in der Lage sind, das Taktsignal anhand einer
gegebenen Bedingung storungsfrei zu aktivieren und zu deaktivieren. Dabei darf
es nicht zu unerwiinschten Taktflanken am Ausgang des Clock Gates kommen, da
ansonsten Daten von Flipflops falschlicherweise iibernommen werden kénnten. Eine
verbreitete und sichere Methode ist die Verwendung eines Latch-basierten Clock
Gates. Dies stellt sicher, dass das Ausgangssignal nur wihrend der Low-Phase des
Taktes aktiviert werden kann, so dass keine storenden Taktflanken entstehen konnen.
Der Schaltplan des Clock Gates ist in Abbildung 6.12 dargestellt. Die Dimensio-
nierung des Latches ist identisch zum Latch der Logikbibliothek. Die Weiten der
PMOS-Transistoren von ausgangsseitigem NAND-Gatter und Inverter sind hinge-
gen so optimiert, dass wie auch bei den Takttreibern ein symmetrisches Anstiegs-
und Abfallverhalten erreicht wird. Der Ausgang besitzt durch die Parallelschaltung
zweier Inverter die Treiberstarke X2.

Die Dimensionierungen der Takttreiber und des Clock Gates sind in Tabelle 6.2
gegeben.
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’ Treiberstirke ‘ n-mal ‘ Wh, [um] ‘ Wp [um] ‘ n-mal ‘ Wh [um] ‘ Wp [um] ‘
Takttreiber ‘ Stufe 1 ‘ Stufe 2 ‘

X1 1 0,265 1,990 |1 0,265 1,820
X2 1 0,265 1,965 | 2 0,265 1,835
X3 1 0,265 1,940 | 3 0,265 1,855
X4 2 0,265 1,965 | 4 0,265 1,855
X5 2 0,265 1,955 | 5 0,265 1,870
X6 2 0,265 1,940 | 6 0,265 1,890
X7 3 0,265 1,960 | 7 0,265 1,890
X8 3 0,265 1,945 | 8 0,265 1,905
X9 3 0,265 1,930 |9 0,265 1,920
X10 4 0,265 1,945 | 10 0,265 1,915
X11 4 0,265 1,940 | 11 0,265 1,930
X12 4 0,265 1,935 | 12 0,265 1,945
Clock Gate Ausgangsstufe NAND2 Ausgangsstufe INV

X2 (1 | o025 | 0705 |2 | 0265 | 1885

Tabelle 6.2: Dimensionierung der Taktbaum-Elemente

6.6 Pegelwandler

6.6.1 Aufwarts-Pegelwandler

In Abschnitt 5.3.1 wurden verschiedene Implementierungen fiir Aufwaérts-Pegel-
wandler vorgestellt und verglichen. Alle Schaltungsvarianten wiesen dabei Nachteile
in Bezug auf statische Querstrome, Flache, Robustheit oder schlechtes Skalierungs-
verhalten in Zusammenhang mit DVFS auf. Fiir den Aufbau der 65-nm-Subschwell-
bibliothek wurde daher eine neue Pegelwandler-Schaltung entwickelt. Dabei wurde
insbesondere ein Entwurf ohne statische Strompfade sowie ein gutes Skalierungsver-
halten der Schaltzeiten bei einer Erhohung der Versorgungsspannung gefordert. Da
hierdurch eine niedrige Verlustleistung sowie ein geringer Einfluss auf die maximale
Taktfrequenz beim Betrieb mit Versorgungsspannungen oberhalb der Schwellspan-
nung erreicht wird, eignet sich dieser Pegelwandler besonders fiir DVFS-Systeme.
Die Inhalte dieses Abschnitts wurden in [183] veroffentlicht.

Der Schaltplan des entwickelten Aufwirts-Pegelwandlers ist in Abbildung 6.13

dargestellt. Die einem Wilson-Stromspiegel entsprechende Transistoranordnung
M4, M5, M7 stellt sicher, dass kein statischer Stromfluss durch M3 oder M6 stattfinden
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Abbildung 6.13: Pegelwandler mit Wilson-Stromspiegel mit optimierter Dimensio-
nierung fiir 90 nm (schwarz) und 65 nm (rot)

kann, wenn einer dieser beiden Transistoren gesperrt ist. Wenn an A ein niedriger
Logikpegel und an AN ein hoher Logikpegel anliegt, leitet M6 und zieht Y nach Masse.
Da M3 sperrt, wird V1 durch M5 aufgeladen bis M5 und M7 ebenfalls sperren. Es kann
dann kein statischer Strom durch einen der beiden Pfade auftreten. Liegt dagegen
an A ein hoher und an AN ein niedriger Logikpegel, leitet M3, wodurch ein Stromfluss
durch M3, M4 und M5 stattfindet. Da M5, M7 ein Stromspiegel ist, fliefst auch in M7 ein
Strom, der den Knoten Y aufladt. Mit steigendem Spannungspegel an Y sperrt M4
zunehmend, so dass wiederum kein statischer Stromfluss durch M3, M4, M5 auftreten
kann.

Zu Vergleichszwecken wurde der Pegelwandler zunachst in der zuvor betrachteten
90nm Technologie implementiert, simuliert und die Ergebnisse denen des nach
[39] in Abschnitt 5.3.1.3 implementierten Pegelwandlers gegeniiber gestellt. Die
Dimensionierung des Pegelwandlers mit Wilson-Stromspiegel wurde ebenfalls mit
dem Ziel einer Minimierung des EDP unter Verwendung der Software Cadence
Virtuoso Analog Circuit Optimization durchgefiihrt. Es wurde wiederum eine
Spannung von 200 mV auf der Eingangsseite sowie 1V auf der Ausgangsseite des
Pegelwandlers angelegt.

Zur Implementierung eines Pegelwandles fiir die 65-nm-Subschwellbibliothek wur-
de aufierdem eine Optimierung fiir diese Technologie mit gleicher Zielsetzung
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6.6 Pegelwandler

durchgefiihrt. Die niedrige Versorgungsspannung betrug dabei 300 mV und die
hohe Versorgungsspannung 1,2'V.

Die gewonnenen Transistormafse des Pegelwandlers fiir die 90-nm- und 65-nm-
Technologien sind in Abbildung 6.13 in der Form W/L in der Einheit pm angegeben.

6.6.1.1 Simulationsergebnisse

Die zunichst in diesem Abschnitt behandelten Ergebnisse beziehen sich auf die
90-nm-Implementierung des Pegelwandlers mit Wilson-Stromspiegel, um Verglei-
che zu der bestehenden Implementierung nach Abschnitt 5.3.1.3 zu ziehen. Die
wesentlichen Eigenschaften des Pegelwandlers sind prinzipiell auf die 65-nm-Tech-
nologie tibertragbar, entsprechende Simulationsergebnisse werden am Ende dieses
Abschnitts vorgestellt.

Beste und schlechteste PVT-Bedingungen fiir Subschwell-Pegelwandler entspre-
chen nicht den fiir allgemeine CMOS-Schaltungen {tiblichen Konstellationen aus
Abschnitt 3.3. Die nominellen Bedingungen lauten: typischer NMOS, typischer
PMOS, 200 mV niedrige Versorgungsspannung, 1V hohe Versorgungsspannung
sowie eine Temperatur von 25°C. Wie in Abschnitt 5.3.1 erldutert, muss jeweils
ein NMOS-Transistor die Treiberstdrke des zugehorigen PMOS-Transistors tiber-
winden, um den Zustand des Pegelwandlers zu kippen. Dies trifft sowohl auf den
Pegelwandler mit Wilson-Stromspiegel als auch auf den Pegelwandler aus [39] zu.
Daher ist die Konstellation langsamer NMOS, schneller PMOS am kritischsten fiir
das Schaltverhalten des Pegelwandlers. Eine verringerte Versorgungsspannung auf
der Eingangsseite und eine erhohte Versorgungsspannung auf der Ausgangsseite
fiihren zu einer weiteren Verschlechterung der Situation. Schliefdlich fiihrt im Sub-
schwellbereich eine niedrige Temperatur zu verringerten Transistorstromen, was das
Schaltverhalten weiter verlangsamt. Daher wurde die schlechteste PVIT-Bedingung
als langsamer NMOS, schneller PMOS, —10 % niedrige Versorgungsspannung, +10 %
hohe Versorgungsspannung bei einer Temperatur von —40°C festgelegt. Durch
Simulationen wurde festgestellt, dass die minimalen Verzogerungszeiten nicht bei
entgegengesetzten Prozess-Bedingungen, also schneller NMOS, langsamer PMOS
auftreten. Stattdessen wurde die Konstellation schneller NMOS, schneller PMOS,
+10 % niedrige Versorgungsspannung, —10 % hohe Versorgungsspannung und eine
Temperatur von 120 °C als beste PVT-Bedingung festgelegt.
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Abbildung 6.14: Transientenanalyse des Pegelwandlers mit Wilson-Stromspiegel

Das Ergebnis einer Transientenanalyse des Pegelwandlers ist in Abbildung 6.14
dargestellt. Das obere Diagramm zeigt die Spannungen am Eingangsknoten A, am
Ausgangsknoten Y sowie am gepufferten Ausgang Z. Diese Simulation wurde unter
nominellen PVT-Bedingungen durchgefiihrt. Am Eingang wurden Anstiegs- und
Abfallzeiten von 10 ns sowie am gepufferten Ausgang eine Lastkapazitdt von 100 fF
angenommen. Wie dem Diagramm zu entnehmen ist, erreicht der Pegelwandler
am Ausgang einen maximalen Spannungshub (Rail-to-Rail-Charakteristik). Die
Lastkapazitdt hat aufgrund des gepufferten Ausgangs nur einen geringen Einfluss
auf die Verzogerungszeiten. Wiirde dagegen Knoten Y direkt mit einer Lastkapazitat
von 100 fF belastet, waren aufgrund der geringen Subschwell-Treiberfahigkeit der
zentralen Pegelwandler-Stufe sehr grofse Verzogerungszeiten zu beobachten.

Die Verzogerungszeiten der beiden untersuchten Implementierungen sind in Ab-
hangigkeit von der niedrigen Versorgungsspannung in Abbildung 6.15a dargestellt.
Danach arbeiten beide Pegelwandler bei Spannungen zwischen 100mV und 1V
unter nominellen PVT-Bedingungen fehlerfrei. Damit eignen sich die Schaltungen
in Bezug auf die Funktionalitit auch fiir DVFS-Systeme. Fiir alle Versorgungs-
spannungen unterhalb von 1V ist die Verzogerungszeit des Pegelwandlers mit
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Wilson-Stromspiegel geringer als die der Schaltung nach [39]. Bei 200mV betragt
die Verzogerungszeit des hier vorgestellten Pegelwandlers 18,4 ns und damit etwa
2,3-mal weniger als die Verzogerungszeit von 43,2 ns des Pegelwandlers aus [39].

Abbildung 6.15b zeigt die Verzogerungszeit des vorgeschlagenen Pegelwandlers fiir
unterschiedliche PVT-Bedingungen. Bei 200 mV ist die schlechteste Verzogerungszeit
etwa um den Faktor 140 grofier als die beste Verzogerungszeit. Bei 100 mV erhoht
sich dieser Faktor auf 1200. Dennoch arbeitet der Pegelwandler korrekt unter den
betrachteten PVT-Konstellationen.

Um einen Eindruck fiir die Empfindlichkeit der Pegelwandler gegeniiber Prozess-
schwankungen zu bekommen, wurde bei einer Versorgungsspannung von 200 mV
eine Monte-Carlo-Simulation mit einem Stichprobenumfang von 10000 Punkten
unter Beriicksichtigung von globalen und lokalen Streuungen durchgefiihrt. Die Er-
gebnisse sind in Form von Histogrammen in Abbildungen 6.15¢ und 6.15d dargestellt.
Wiein [161] ausgefiihrt, folgt die Verzogerungszeit von CMOS-Gattern im Subschwell-
betrieb einer logarithmischen Normalverteilung. Die in den Abbildungen 6.15¢ und
6.15d iiberlagerten angepassten logarithmischen Normalverteilungen deuten darauf
hin, dass diese Approximation auch fiir die hier betrachteten Pegelwandler angenom-
men werden kann. Die Verzogerungszeit des Pegelwandlers mit Wilson-Stromspiegel
weist eine geringere Empfindlichkeit gegentiber Prozessparameter-Variationen auf
als der Pegelwandler nach [39], wie anhand der normalisierten Standardabweichun-
gen o/p von 0,28 bzw. 0,46 zu erkennen ist. Falls erforderlich kann die Robustheit
durch Vergrofiern der Transistormafle weiter verbessert werden.

In Abbildung 6.15e werden die betrachteten Pegelwandler in Bezug auf die pro
Schaltvorgang umgesetzte Energie bei einer Signalfrequenz von 1 MHz verglichen.
Aufgrund des statischen Referenz-Strompfades des Pegelwandlers aus [39] ist
dessen Energieumsatz vor allem fiir hohe Versorgungsspannungen grofier als der
Energieumsatz des Pegelwandlers mit Wilson-Stromspiegel. Wie zu erwarten, kann
die Verlustenergie beider Pegelwandler durch Absenken der Versorgungsspannung
im Bereich starker Inversion sowie zu Beginn des Subschwellbereichs reduziert
werden. Im tiefen Subschwellbetrieb tritt jedoch eine Erhéhung der Energie pro
Schaltvorgang auf, da in diesem Bereich die statische Verlustleistung dominiert. Das
Diagramm zeigt fiir den hier vorgestellten Pegelwandler ein relativ flaches, breites
Energieminimum zwischen 300 mV und 600 mV. Fiir eine Versorgungsspannung von
200 mV wurde ein Energieumsatz von 93,9 f] ermittelt. Bei dieser Betriebsspannung
benotigt der Pegelwandler nach [39] eine Energie von 182,7 {].
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Implementierung Strombegrenzer | Wilson-Stromspiegel

90 nm 65 nm
Versorgungsspannung 200 200 300 mV
Gesamt-Kanalfliche 3,56 1,38 1,18 um?
Verzogerungszeit 43,2 18,4 28,2 ns
Gesamtenergie 182,7 93,9 162,7 fJ
statische Verlustleistung 8,6 6,6 0,26 nW

Tabelle 6.3: Zusammenfassung der Simulationsergebnisse

Die statische Verlustleistung der beiden Pegelwandler ist in Abbildung 6.15f dar-
gestellt. Der vorgestellte Pegelwandler benétigt eine statische Verlustleistung von
6,6 nW bei 200mV und 9,3nW bei 1 V. Im Gegensatz dazu liegt die statische Verlust-
leistung des Pegelwandlers nach [39] zwischen 3,4nW und 1,8 uW und ist dabei
oberhalb einer Versorgungsspannung von 200mYV stets grofler als die statische
Verlustleistung des Pegelwandlers mit Wilson-Stromspiegel. Wie bereits erldutert,
ist dies auf den statischen Referenzstrom-Pfad dieser Implementierung zuriick zu
fiihren. Bei 1V Versorgungsspannung verbraucht der Pegelwandler aus [39] 190-mal
mehr statische Verlustleistung als der hier vorgestellte Pegelwandler.

Das Verhalten des Pegelwandlers mit Wilson-Stromspiegel in der 65-nm-Implemen-
tierung kann den Diagrammen in Abbildung 6.16 entnommen werden. Qualitativ
zeigen sich nur geringfiigige Unterschiede gegeniiber den vorangegangenen Simula-
tionen. Hervorzuheben ist, dass durch die auf niedrige Verlustleistung optimierte
65-nm-Technologie trotz der von 200mV auf 300mV vergrofierten Versorgungs-
spannung leicht vergrofierte Verzdgerungszeiten zu beobachten sind, wahrend
gleichzeitig die statische Verlustleistung um eine Groflenordnung kleiner ist.

Die Eigenschaften der untersuchten Pegelwandler sind in Tabelle 6.3 zusammenge-
fasst. Die hier angegebenen Werte gelten fiir nominelle PVT-Bedingungen. Fiir einen
prinzipiellen Vergleich der Layoutflache ist die Gesamtfldche aller Transistorkanéle
angegeben. Aufgrund der grofien Transistoren M3 und M4 im Referenzpfad des Pegel-
wandlers aus [39] ist dessen Gesamt-Kanalfliche mehr als zweimal so grofd wie die
Gesamt-Kanalflache des hier vorgestellten Pegelwandlers. Dabei ist allerdings, wie
schon oben erwdhnt, anzumerken, dass mehrere Pegelwandler einen gemeinsamen
Referenz-Pfad verwenden konnten, wodurch sich der Flachenbedarf reduzieren
lasst.
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Abbildung 6.16: Simulationsergebnisse in der 65-nm-Technologie
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Abbildung 6.17: Schaltplan des Abwarts-Pegelwandlers

6.6.2 Abwarts-Pegelwandler

Fiir den Abwaérts-Pegelwandler kommt die bereits in Abschnitt 5.3.2 vorgestellte
Implementierung in leicht modifizierter Form zum Einsatz. Der Schaltplan mit fiir die
65-nm-Technologie optimierter Dimensionierung ist in Abbildung 6.17 angegeben.
Die direkte Verbindung des Gates von M3 mit der Versorgungsspannung wird durch
den zusatzlichen Transistor M6 vermieden. Die Motivation und Funktionsweise
dieser Schaltungsdnderung wird im nachfolgenden Abschnitt in Bezug auf TieHi-
und TieLo-Zellen erldutert.

6.7 Place-and-Route-Zellen

Neben funktionalen Elementen enthilt die Subschwellbibliothek weitere Zellen,
die vom Place-and-Route-Werkzeug bendtigt werden. Hierbei handelt es sich um
sogenannte Filler-Zellen, Decap-Zellen sowie TieHi- und TieLo-Zellen.

Filler-Zellen dienen zum Aulffiillen nicht durch funktionale Zellen belegter Stellen im
Layout. Filler-Zellen enthalten keine Transistoren, sondern sorgen fiir eine ltickenlose
Struktur der n-Wannen, Dotierungsgebiete, Substrat- und Wannenkontakte sowie
der Versorgungsleitungen (Power Rails).
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Bei grofieren Leerstellen im Layout bietet sich die Moglichkeit, Entkopplungska-
pazitdten zur Stiitzung der Versorgungsspannung innerhalb des Schaltkreises zu
integrieren. Diese Aufgabe haben Decapzellen. Als Kapazititen kommen dabei die
Gate-Kapazitdten grofiflichiger Transistoren zum Einsatz.

In den meisten digitalen Schaltungen existieren Signale, die einen konstanten Logik-
pegel besitzen. Eine Moglichkeit, Signale auf einen bestimmten Logikpegel zu legen,
besteht in einer direkten Verbindung mit der positiven oder negativen Versorgungs-
spannung. Dieses Vorgehen ist zwar sehr einfach und erfordert keinerlei zusatzlichen
Aufwand, hat allerdings einen Nachteil hinsichtlich der Robustheit der Schaltungen.
Spannungsspitzen auf den Versorgungsnetzen wirken bei dieser Methode direkt
auf die angeschlossenen Transistor-Gates der nachfolgenden Gattereingénge. Durch
elektrostatische Entladungen (engl. Electrostatic Discharge, ESD) aufierhalb einer
integrierten Schaltung, beispielsweise durch Beriihren leitfihiger Komponenten
eines Schaltungsaufbaus, konnen Spannungsspitzen von mehreren 10kV hervor-
gerufen werden. CMOS-Schaltungen weisen generell eine hohe Empfindlichkeit
gegeniiber ESD auf, da das nur wenige Nanometer dicke Gateoxid durch diese
hohen Spannungen auch bei kurzzeitiger Einwirkung leicht zerstdrt werden kann.
Die Durchbruchspannung des Gateoxids liegt in der hier verwendeten Technologie
beispielsweise bei weniger als 2V. Aus diesem Grund enthalten die Padzellen
integrierter CMOS-Bausteine typischerweise umfangreiche Schutzmafinahmen, die
ESD-Ereignisse bis zu einem gewissen Grad tolerieren und ableiten konnen, so
dass die eigentlichen Nutzschaltungen nicht beschddigt werden. Beim Betrieb mit
Spannungen im Subschwellbereich sind die ESD-Schutzfunktionen der entspre-
chenden Versorgungspads jedoch duflerst eingeschrankt oder unwirksam. Auf der
anderen Seite reagieren die Subschwellschaltungen aber ausgesprochen empfindlich
gegeniiber jeder Abweichung von der normalen Gateoxid-Charakteristik. Zum
Schutz der Transistor-Gates sollten diese daher nicht direkt mit Versorgungsnetzen
verbunden werden. Diese Mainahme wird im Ubrigen generell vom Hersteller der
hier eingesetzten CMOS-Technologie empfohlen.

Eine Moglichkeit, Signale ohne direkte Verbindung zu Versorgungsnetzen auf
konstante Logikpegel zu legen, bieten TieHi- und TieLo-Zellen. Die Schaltpldne
dieser Schaltungen sind in Abbildung 6.18 dargestellt. Die Funktionsweise der
TieHi-Zelle ergibt sich wie folgt: Ist die Spannung an den Transistor-Gates grofer als
die Schwellspannung von M1, so leitet M1 und die Spannung sinkt. Auch unterhalb
der Schwellspannung sinkt die Spannung durch Subschwellstréme weiter und
erreicht nach einiger Zeit einen Wert nahe 0V. Dadurch leitet M2 und verbindet
Ausgang Z mit der positiven Versorgungsspannung. Dabei besteht keine direkte
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Abbildung 6.18: Schaltpldne der TieHi- und TieLo-Zellen

Verbindung zwischen einem Transistor-Gate und der positiven oder negativen
Versorgungsspannung. Durch den endlichen Leitwert des Transistorkanals von M2
konnen kurzzeitige Spannungsspitzen sich kaum auf den Ausgang Z auswirken. Die
Funktionsweise der TieLo-Zelle ldsst sich analog erklédren.

Die Dimensionierung der Tiezellen ergibt sich aus zwei Anforderungen: Erstens soll
das Ausgangssignal nach Inbetriebnahme der Schaltung moglichst schnell den stabi-
len Endwert erreichen und zweitens soll die Ausgangsimpedanz auch nach Erreichen
des Endwertes moglichst gering sein, um die Spannung auch bei Storeinfliissen
wie etwa kapazitiven Einkopplungen anderer Netze stabil gehalten werden. Durch
Verwenden grofier Transistorweiten fiir M1 und M2 lassen sich diese Anforderungen
erfiillen. Daher wurden die durch den Standardzellenrahmen maximal moglichen
Weiten von 0,65 um fiir M1 und 2,3 pm fiir M2 verwendet.

6.8 Layout

Da die Transistormafle der Subschwellgatter stark von denen konventioneller Stan-
dardzellen abweichen, wurde fiir die Layouts der Gatter ein angepasster Standard-
zellenrahmen entwickelt, um flicheneffiziente Implementierungen zu erméglichen.
Dieses Layout-Grundgeriist beriicksichtigt insbesondere den Bedarf einer grofien
PMOS-Weite ohne Teilung der Transistoren. Diese kann bis zu 2,3 um betragen, die
maximal mogliche NMOS-Weite betragt 0,65 um. Aufierdem sind die Substrat- und
Wannenanschliisse separat von den eigentlichen Versorgungsleitungen kontaktierbar,
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so dass die Zellen unter Verwendung von Substrat- und Wannenvorspannungen be-
trieben werden konnen. Im Rahmen dieser Arbeit wird diese Moglichkeit allerdings
vorerst nicht genutzt. Abbildung 6.19 zeigt beispielhaft die Layouts des Inverters
und des Flipflops der jeweils kleinsten Treiberstirke X1.

6.9 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde der Entwurf einer 62 Gatter umfassenden, mehrzielopti-
mierten Subschwellbibliothek in einer 65-nm-Technologie vorgestellt. Die Auswahl
des Zellensatzes erfolgte anhand grundsitzlicher Uberlegungen zur Robustheit,
wobei Simulationen besonders ungiinstiger Prozess- und Gatterkonstellationen
durchgefiihrt sowie Erkenntnisse existierender Publikationen herangezogen wurden.
Die Standardzellen wurden simultan beziiglich der Storabstande, des Energiebedarfs
und der Verzogerungszeiten optimiert. Nach einer numerischen Bestimmung der
Pareto-Menge jedes Zellentyps wurde eine konkrete Gatterdimensionierung durch
ein Auswahlverfahren ermittelt, wobei eine Gewichtung der drei Zielfunktionen
mit absteigender Prioritdt nach vorstehender Reihenfolge zum Tragen kam. Fiir die
Signaliibertragung zu Schaltungsteilen, die bei maximaler Versorgungsspannung
arbeiten, wurde eine neuartige Pegelwandlerzelle entwickelt, die besonders fiir
Anwendungen mit einer dynamischen Spannungsskalierung geeignet ist und in
diesem Bereich gegeniiber bisherigen Implementierungen eine deutlich geringere
statische Verlustleistung aufweist.

Die hier entwickelte Standardzellen-Bibliothek dient im folgenden Teil dieser Arbeit
als Grundlage fiir die Implementierung eines adaptiven Subschwellprozessors. Der
Prozessorkern basiert auf einer leistungsfahigen 32-bit-Architektur und stellt damit
einen der komplexesten Schaltungsentwiirfen fiir den Subschwellbetrieb dar. Eine
weitere Besonderheit ist die Anpassungsfahigkeit des Prozessors an Schwankungen
der Prozess- und Betriebsbedingungen, wodurch dynamisch zur Laufzeit eine
Verbesserung der Robustheit erzielt wird.
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7 Prototypische ASIC-Realisierung

Einige Inhalte dieses Teils der Arbeit wurden in [180, 181] veroffentlicht.

Die Kernkomponente eingebetteter Systeme ist zumeist ein Prozessor, der in Verbin-
dung mit geeignetem Programmcode die Steuerungs- und Berechnungsaufgaben
einer gegebenen Anwendung erfiillt. Fiir Anwendungen mit strikt begrenztem
Energiebudget bietet sich eine Implementierung unter Verwendung von Subschwell-
technik und einer Prozessorarchitektur mit hoher Ressourceneffizienz an. Eine
Abschidtzung der charakteristischen Eigenschaften einer solchen integrierten Schal-
tung wie maximale Taktfrequenz oder Verlustleistung bzw. Energieaufnahme ist
durch Software-Werkzeuge mit hoher Genauigkeit moglich. Je nach Schaltungsart
kann dies durch analoge Schaltungssimulationen auf Transistorebene oder durch Lo-
giksimulationen auf Gatterebene mit Annotation des Zeitverhaltens und Aufnahme
von Schaltaktivitaten erfolgen. Dennoch kénnen Abweichungen der simulativ vor-
hergesagten Eigenschaften gegeniiber der Realitdt auftreten. Dies gilt insbesondere
tiir den Subschwellbetrieb integrierter Schaltungen, da nicht bekannt ist, mit welcher
Genauigkeit die Simulationsmodelle des Technologieanbieters das Transistorverhal-
ten und die Streuung desselben im Subschwellbereich nachbilden. Deshalb ist es
gerade in diesem Fall sinnvoll, einen ASIC-Prototypen eines Schaltungsentwurfs zu
fertigen und zu charakterisieren.

In diesem Kapitel wird die prototypische ASIC-Realisierung eines Prozessors in
65nm Subschwelltechnik als System on a Chip (50C) unter dem Namen CoreVA
Ultra-Low Power (CoreVA ULP) beschrieben. Dazu wird zunéchst in Abschnitt 7.1 die
dazu eingesetzte Prozessorarchitektur CoreVA vorgestellt. Abschnitt 7.2 erldutert die
zur Inbetriebnahme des ASICs eingesetzte Rapid-Prototyping-Umgebung RAPTOR
in Verbindung mit dem dafiir neu entwickelten Erweiterungsmodul DB-CoreVA.
Anschliefiend folgt in Abschnitt 7.3 eine Beschreibung der fiir den Subschwellpro-
zessor angepassten Architekturkonfiguration sowie weiterer Komponenten des
ASICs. Abschnitt 7.4 geht auf die Besonderheiten des zur ASIC-Implementierung
verwendeten Entwurfsablaufs ein.
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7 Prototypische ASIC-Realisierung

7.1 CoreVA-Architektur

Der im Rahmen dieser Arbeit realisierte Subschwellprozessor basiert auf der CoreVA!-
Prozessorarchitektur [66]. Das gesamte CoreVA-System liegt als RTL-Beschreibung
in VHDL vor und kann somit fiir Implementierungen in anwendungsspezifischen
integrierten Schaltungen (ASICs) und Feld-programmierbaren Gatter-Anordnungen
(FPGAs) eingesetzt werden.

Ein Blockschaltbild des Prozessors ist in Abbildung 7.1 dargestellt. Es handelt es
sich hierbei um eine modulare 32-bit-Architektur mit sechsstufiger FlieSbandver-
arbeitung (engl. Pipeline) nach dem VLIW2-Konzept und getrenntem Daten- und
Instruktionsspeicher (Harvard-Architektur). Der Prozessorkern enthélt eine Regis-
terbank (engl. Register File) mit 31 frei verfiigbaren 32-bit-Registern sowie zwei 8-bit-
Kontrollregister zur bedingten Ausfiihrung von Instruktionen (Condition-Register).
Aufgrund des VLIW-Konzeptes sind mehrere parallele Verarbeitungseinheiten
(Slots) verfligbar, wobei deren Anzahl zur Entwurfszeit konfigurierbar ist. Eben-
so konnen Multiplikations-Akkumulier-Einheiten, Divisionsschritt-Einheiten und
Speicherzugriffs-Einheiten beziiglich ihrer Anzahl sowie ihrer Zuordnung zu den
vorhandenen Slots konfiguriert werden. Der CoreVA-Prozessor verwendet eine
Instuktionskompression mittels Stop-Bit, so dass Leerinstruktionen in den hinteren
Slots einer Instruktionsgruppe im Programmcode entfallen kénnen. Dies ermdglicht
eine Reduktion von Codegrofie und Verlustleistung.

In der Instruction-Fetch-Pipeline-Stufe (FE) wird eine Instruktionsgruppe aus dem
Instruktionsspeicher gelesen und unter Berticksichtigung der Kompression in einem
Alignment-Register zwischengespeichert. Die Instruction-Decode-Pipeline-Stufe (DC)
dekomprimiert die Instruktionsgruppe und dekodiert anschlieflend die einzelnen
Teilinstruktionen. Aufierdem enthélt die DC-Stufe eine statische Sprungvorher-
sage, wobei spekulativ davon ausgegangen wird, dass Riickspriinge ausgefiihrt
(predict taken) und Vorwaértsspriinge nicht ausgefiihrt (predict not taken) werden.
Ein Riickabwicklungsmechanismus sorgt fiir eine Korrektur des Pipeline-Zustands
bei einem fehlerhaft vorhergesagten Sprung. Zur effizienten Pipeline-Nutzung
bei Spriingen wird zudem ein Delay Slot verwendet, d.h. eine auf einen Sprung
folgende Instruktionsgruppe wird in jedem Fall ausgefiihrt. Die Bereitstellung
von Registeroperanden erfolgt in der Register-Read-Pipeline-Stufe (RD), wobei alle
Verarbeitungseinheiten Zugriff auf beliebige Registerinhalte haben. Die Execute-
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2 Very Long Instruction Word

114



7.1 CoreVA-Architektur

AN
Instruction Fetch
Instruction FE >
memory
DC Instruction Decode
RD Register Read
| | | | | |
R U PR 4L ‘ S ‘
EX:oMiuWi:zVi :n-Mi
! . . I ! I
! o i 1 ! 1
—BEE 1910 O0/0 ©]0| 11D |
— Pl Pl | L |
Data [* [ T T e T
memory < 45 45 =S
| LD/ST LD/ST LD/ST R LD/ST
ME 1T 1T 1T
Memory
~ - SN~ =~ S~
WR Register Write

Abbildung 7.1: Generische Pipeline-Struktur des CoreVA-Prozessors [66]

Pipelinestufe (EX) enthlt je Slot eine ALU, zusétzlich kann der Prozessor ein oder
mehrere Multiplikations-Akkumulier- und Divisionsschritt-Einheiten enthalten. Fiir
ALU- und Multiplizier-Instruktionen steht ein SIMD!-Modus zur Verfiigung, mit
dem jede Verarbeitungseinheit zwei gleichartige 16-bit-Operationen gleichzeitig
ausfiihren kann. Die EX-Stufe kann aulerdem ein oder mehrere LD/ST2-Einheiten
fiir die Verarbeitung von Datenspeicherzugriffen enthalten. Diese Einheiten reichen
die Speicheradresse sowie bei Schreibzugriffen das zu schreibende Datum an den
Datenspeicher weiter. Lesezugriffe auf den Datenspeicher werden in der Memory-
Access-Pipeline-Stufe (ME) verarbeitet. Die Multiplikations-Akkumulier-Einheit
erstreckt sich tiber EX- und ME-Stufe. Schliefslich werden die Ergebnisse der ausge-
fiihrten Instruktionen in der Register-Write-Stufe (WR) in das Register-File zurtick
geschrieben. Aus der Pipeline-Struktur ergibt sich fiir die meisten Instruktionen eine
Latenz von einem Takt, lediglich Multiplikations- und Speicherlese-Instruktionen
weisen eine Latenz von zwei Takten auf. Instruktionssatzerweiterungen (engl. In-

U Single Instruction, Multiple Data
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7 Prototypische ASIC-Realisierung

struction Set Extension, ISE) bieten die Moglichkeit zur anwendungsspezifischen
Optimierung des CoreVA-Prozessors.

Zur Vermeidung von Leerinstruktionen bzw. einem Anhalten der Prozessorpipeline
(Interlocking) bei Datenabhédngigkeiten zwischen aufeinander folgenden Instruktio-
nen enthélt der Prozessor einen vollstandigen Pipeline-Bypass, d.h. die Register-
Read-Pipelinestufe kann auf die Rechenergebnisse aller Verarbeitungseinheiten
aus spateren Pipelinestufen vorgreifen. Jeder einzelne Bypass-Pfad kann sowohl
statisch zur Entwurfszeit als auch dynamisch zur Laufzeit aktiviert bzw. deaktiviert
werden. Durch das Deaktivieren eines Bypass-Pfades ldsst sich der kritische Pfad
des Prozessors verkiirzen und somit die Taktfrequenz steigern. Erfolgt das Deakti-
vieren statisch, so konnen aufierdem die zu den Logikpfaden gehorigen Gatter und
Verdrahtungsleitungen entfallen, wodurch sich die Verlustleistung und die Flache
des Prozessors reduzieren ldsst. Allerdings erhoht sich die Ausfiihrungslatenz durch
Strafzyklen, wenn ein Datenkonflikt aufgrund eines deaktivierten Bypass-Pfades
auftritt.

Die Instruktions- und Datenspeicher konnen wahlweise als gewohnliche Speicher
(On-Chip-Speichermodus) oder als Caches (Cachemodus) konfiguriert werden [68],
wobei die Wahl des Speichermodus vor der Initialisierung des Prozessors erfolgt.
Es werden Datentransfers mit Breiten von 8, 16 und 32 bit unterstiitzt, wobei eine
Little-Endian-Byte-Reihenfolge verwendet wird.

Abbildung 7.2 zeigt ein Blockschaltbild der CoreVA-Architektur auf Systemebe-
ne. Im Hinblick auf prototypische ASIC-Realisierungen des CoreVA-Prozessors ist
das System in einen ASIC-Teil und einen FPGA-Teil unterteilt. Der Prozessorkern
sowie Instruktions- und Datencache bilden die Hauptbestandteile des ASIC-Teils.
Zusétzlich konnen Hardware-Erweiterungen mittels Memory Mapped Input/Output
(MMIO) iiber die Datenspeicher-Schnittstelle des Prozessors angesprochen werden,
hierfiir stehen Peripherie-Module wie z.B. ein UART (Universal Asynchronous Re-
ceiver Transmitter) oder eine Ethernet-Schnittstelle sowie Hardwarebeschleuniger
etwa fiir CRC (Cyclic Redundancy Check), AES (Advanced Encryption Standard) oder
ECC (Elliptic Curve Cryptography) zur Verfligung. ASIC-Teil und FPGA-Teil des
CoreVA-Systems sind durch einen Systembus miteinander verbunden, wobei ein
Arbiter den Buszugriff den verschiedenen Teilnehmern zuteilt. Der FPGA-Teil ist
vergleichbar mit dem Chipsatz eines PC-Systems. Uber einen Speichercontroller lsst
sich SDRAM (Synchronous Dynamic Random Access Memory) oder DDR2-SDRAM
(Double Data Rate SDRAM) als Hauptspeicher des Systems nutzen. Ferner kon-
nen externe Hardware-Erweiterungen oder -Beschleuniger integriert werden. Das
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Abbildung 7.2: Architektur des CoreVA-Systems [66]

CoreVA-System kann tiber eine Lokalbus-Schnittstelle an {ibergeordnete System-
umgebungen angebunden werden, insbesondere an das im folgenden Abschnitt
beschriebene RAPTOR-System.

7.2 Rapid-Prototyping-System RAPTOR

Das in der Fachgruppe Schaltungstechnik der Universitdt Paderborn entwickelte,
modulare, FPGA-basierte Rapid-Prototyping-System RAPTOR [70, 118, 119] ermog-
licht durch eine Vielzahl verfiigbarer Erweiterungsmodule einen schnellen, flexiblen
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7 Prototypische ASIC-Realisierung

Aufbau komplexer Systementwiirfe, etwa zur funktionalen Priifung, als prototypi-
sche Testumgebung oder zu Demonstratorzwecken. Mit Hilfe der FPGA-Module
lassen sich beispielsweise Systeme mit bis zu 200 Millionen Transistoren bereits in
einem frithen Entwurfsstadium emulieren. Gegentiber einer RTL-Simulation liegt
die Emulationsgeschwindigkeit dabei um Groéfsenordnungen hoher. Schnittstellen-
Module erweitern das System um Kommunikationsfahigkeiten, wodurch die Einbet-
tung in reale Betriebsszenarien moglich ist. Durch das modulare Konzept kénnen
FPGA-Entwiirfe auf einfache Weise durch prototypische ASIC-Realisierungen aus-
getauscht werden. Die Steuerung und Analyse der Prototypsysteme erfolgt durch
die Anbindung an einen Host-Rechner. Je nach verwendetem Basissystem ist die
Host-Anbindung durch PCI!, PCI-X oder PCI Express realisiert. Zur Kommunika-
tion der Erweiterungsmodule untereinander sowie mit dem RAPTOR-Basissystem
stehen ein Lokalbus, ein Broadcast-Bus, Direktverbindungen zwischen benachbarten
Modulen sowie je nach verwendeten FPGA-Typen serielle High-Speed-Verbindungen
zur Verfiigung. In Abbildung 7.3 ist beispielhaft das PCI-X-basierte Basissystem
RAPTOR-X64 dargestellt.

7.2.1 ASIC-Evaluationsmodul DB-CoreVA

Als Evaluationsplattform fiir CoreVA-ASICs wurde das in Abbildung 7.4 darge-
stellte Erweiterungsmodul DB-CoreVA fiir das RAPTOR-System entwickelt. Kern-
komponente des Moduls ist ein FPGA des Typs Xilinx Spartan-6 LX XC6SLX100
oder XC6SLX150 [165]. Dieser ist einerseits tiber den Lokalbus mit dem RAPTOR-
Basissystem und andererseits tiber den CoreVA-Systembus mit dem ASIC-Prototypen
verbunden. Aufierdem greift das FPGA auf einen DDR2-SDRAM-Baustein mit einer
Kapazitdt von bis zu 512 MB bei einem Bustakt von maximal 400 MHz und einer
Datenbusbreite von 16 bit zu. Dieser steht als Hauptspeicher fiir das CoreVA-System
zur Verfiigung. Zur Fehlersuche und als einfache Ein- und Ausgabemoglichkei-
ten besitzt das DB-CoreVA sechs frei verwendbare GPIO?s sowie sieben LED?s.
Weiterhin sind 76 Signalleitungen tiber RAPTOR-konforme Debug-Steckverbinder
verfiigbar. Aufierdem sind jeweils im ASIC und im FPGA implementierte UARTs
iiber einen UART-USB*-Adapter verfiigbar, um Textein- und ausgaben in den An-
wendungsszenarien realisieren zu konnen. Als Basistaktquellen fiir das FPGA sind

Peripheral Component Interconnect
General Purpose I/O
Light-Emitting Diode

Universal Serial Bus

S N
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ein Quarzoszillator mit einer Frequenz von 100 MHz sowie ein Sockel zur Aufnahme
eines weiteren Quarzoszillators vorhanden. Auch der Lokalbus-Takt kann als Takt-
quelle genutzt werden. Mit Hilfe der Taktressourcen des FPGAs konnen beliebige
weitere Taktsignale fiir das CoreVA-System und insbesondere den CoreVA-ASIC
generiert werden. Die Konfiguration des FPGAs kann durch das RAPTOR-System
oder iiber einen JTAG!-Steckverbinder erfolgen.

Die Spannungsversorgung der verschiedenen Komponenten erfolgt durch mehrere
Spannungsregler, die von einem Mikrocontroller konfiguriert und tiberwacht werden.
Es werden feste Spannungen von 1,2V, 1,8V, 2,5V und 3,3V erzeugt. AuSerdem
werden zwei variable I/O?-Spannungen fiir die Direktverbindungen zu den benach-
barten RAPTOR-Modulen generiert. Diese sind tiber den Mikrocontroller durch
das RAPTOR-System konfigurierbar, so dass unterschiedliche Ubertragungsverfah-
ren fiir die Direktverbindungen genutzt werden kénnen und eine Kompatibilitat
mit den meisten verfiigbaren RAPTOR-Erweiterungsmodulen besteht. Ein weite-
rer einstellbarer Spannungsregler erzeugt eine variable Versorgungsspannung fiir
den CoreVA-ASIC zur Realisierung einer DVFS-Unterstiitzung. In Verbindung mit
dem in dieser Arbeit entwickelten Subschwellprozessor ermoglicht dieser Span-
nungsregler zudem eine adaptive Spannungserzeugung zur Kompensation von
PVT-Schwankungen. Dies wird detailliert in Abschnitt 10.2 behandelt.

Das DB-CoreVA kann CoreVA-ASICs im CQFP3-144-Gehiuse aufnehmen. Diese
konnen wahlweise direkt auf die Platine aufgelotet oder in einen entsprechenden
Sockel bestiickt werden. Die Anschlussbelegung wurde so ausgelegt, dass eine ge-
wisse Flexibilitat beziiglich des Funktionsumfangs verschiedener, auch zukiinftiger
ASIC-Varianten besteht. Von den 144 Anschliissen ist auf jeder ASIC-Seite je einer
nicht verbunden, um den Padring um 50 um in horizontaler und vertikaler Richtung
verkleinern und damit Flache und Fertigungskosten einsparen zu kénnen. Zwolf
mal je zwei benachbarte Pins, also insgesamt 24 Pins, sind fest fiir die Versorgung
der Kernlogik vorgesehen. Davon sind sechs Pinpaare fest mit der 1,2-V-Schiene ver-
bunden. Die tibrigen sechs Pinpaare konnen tiber Kurzschlussbriicken (engl. Jumper)
wahlweise ebenfalls mit der 1,2-V-Schiene, mit der variablen Versorgungsspannung
des DB-CoreVA oder mit einer externen Spannungsquelle verbunden werden. Dieses
Versorgungskonzept ermdoglicht die unabhédngige Versorgung oder messtechnische
Charakterisierung verschiedener Module des ASICs. Die I/O-Versorgungsspannung
von 1,8 V wird iiber 14 Pinpaare, d.h. 28 Pins, zugefiihrt. Von den iibrigen Anschliis-
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sen besitzen 80 eine vorgegebene Funktion. Hierzu zdhlen der CoreVA-Systembus,
das Takt- und das Riicksetzsignal sowie das Sende- und das Empfangssignal des
UARTs. Drei weitere Anschliisse sind aus technologischen Griinden belegt. Die
verbleibenden fiinf Signale sind zu verschiedenen Zwecken nutzbar, etwa als zu-
sdtzliche Signale zwischen ASIC und FPGA oder im Rahmen der bereits erwdhnten
adaptiven Spannungserzeugung.

Die DB-CoreVA-Platine besitzt einen 14-lagigen Aufbau mit acht Signallagen, zwei
geteilten Versorgungslagen und vier Masselagen. Es werden ausschliefilich durchge-
hende Vias (Durchkontaktierungen) verwendet. Die minimale Strukturgrofse betragt
100 pm. Die Leitungsfiihrung der Kommunikationsbusse mit Impedanzkontrolle,
Langenausgleich und teilweise differenziellen Signalpaaren ermoglicht die Nutzung
von Kommunikationsstandards mit hohen Dateniibertragungsraten.

7.3 Konfiguration und Komponenten des ASICs

Das hohe Maf} an Modularitdt und Konfigurierbarkeit des CoreVA-Systems ermog-
licht die optimale Anpassung an ein gegebenes Anwendungsszenario. Hauptsach-
licher Einsatzzweck von CoreVA ULP sind Anwendungen, bei denen nur eine
begrenzte, geringe Menge elektrischer Energie zur Verfligung steht, wahrend die
Performanzanforderungen zweitrangig und zumindest zeitweise moderat sind.
Da die Leistungsaufnahme des CoreVA-Prozessors linear mit der Anzahl an Ver-
arbeitungseinheiten steigt [66], erscheint es sinnvoll eine Prozessorvariante mit
einer Verarbeitungseinheit fiir diesen Einsatzzweck zu wéhlen. Auf diese Weise
reduziert sich die VLIW-Architektur zu einer gewdhnlichen RISC-Architektur mit
Multiplikations-Akkumulier- und Divisionsschritt-Einheit.

Wie in Abschnitt 7.1 beschrieben, kann die Taktfrequenz des CoreVA-Prozessors
durch Deaktivieren bestimmter Bypass-Pfade gesteigert werden, wobei jedoch
zusitzliche Strafzyklen auftreten konnen, wenn Datenkonflikte aufgrund eines
deaktivierten Pfades bestehen. In [66, 67] wurde gezeigt, dass das Deaktivieren
bestimmter Bypass-Pfade je nach Anwendung dennoch zu einer Verringerung der
Laufzeit und/oder des fiir die Ausfiihrung benotigten Energiebedarfs fiihrt. Es wurde
festgestellt, dass fiir fast alle Anwendungen das Deaktivieren der Kontroll-, MCR-
und Condition-Bypésse aus der EX-Stufe sinnvoll ist. Aus diesem Grund bietet der
Subschwellprozessor des CoreVA-ULP-ASICs die Moglichkeit, diese Bypass-Pfade
dynamisch zu deaktivieren.
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Eine Folge der Entwurfsentscheidung, eine RISC-Prozessorvariante fiir CoreVA ULP
zu verwenden, ist ein relativ geringer Flachenbedarf des Prozessorkerns. Im Rahmen
der prototypischen ASIC-Realisierung wird jedoch die minimale Chipfldche durch
das festgelegte Anschlussschema bzw. durch die Anzahl der Pad-Zellen bestimmt,
so dass die verfiigbare Flache fiir einen einzelnen Prozessorkern deutlich iiberdi-
mensioniert ware. Da gerade fiir den Subschwellprozessor eine Untersuchung von
Exemplarstreuungen interessant ist, wurde das CoreVA-System um die Moglichkeit,
mehrere Prozessorkerne auf einem ASIC unterbringen zu konnen, erweitert. Somit
stehen bei gleicher Anzahl gefertigter ASICs mehr testbare Prozessorexemplare zur
Verfiigung und die Chipflache kann besser ausgenutzt werden. Da alle iibrigen
Systemkomponenten jedoch weiterhin nur einfach vorhanden sind, kann jeweils
nur ein Prozessorkern gleichzeitig aktiv sein. Uber ein extern zu konfigurierendes
Steuerregister wird der jeweils aktive Prozessorkern durch Multiplexer ausgewéhlt
und alle tibrigen Prozessorkerne zuriickgesetzt und angehalten.

Abbildung 7.5 zeigt ein Blockschaltbild des CoreVA-ULP-ASIC-Prototypen ein-
schliefslich dessen Einbettung in die Systemumgebung des DB-CoreVA. Hauptbe-
standteil sind zwei Prozessorkerne auf Basis der in Kapitel 6 vorgestellten Sub-
schwellbibliothek sowie zu Vergleichszwecken eine zusétzliche, auf konventionellen
Standardzellen basierende Instanz. Im Interesse einer besseren Vergleichbarkeit wur-
den fiir diese Instanz analog zur Subschwellbibliothek ebenfalls nur Standardzellen
mit LPSVT-Transistoren verwendet. Da der priméare Zweck dieses ASIC-Prototypen
der Funktionsnachweis und die Charakterisierung des CoreVA-Prozessorkerns auf
Basis der Subschwellbibliothek ist, sind die Schaltungsteile aufserhalb der Prozes-
sorkerne ebenfalls mit konventionellen Standardzellen aufgebaut und werden mit
einer Spannung von 1,2V betrieben. Hierdurch wird ein maximaler Grad an Test-
barkeit garantiert, selbst wenn einige Subschwellschaltungsteile fehlerhaft arbeiten
sollten. Alle drei Prozessorinstanzen verfiigen tiber individuelle Versorgungszulei-
tungen, um getrennte Messungen der Stromaufnahme bzw. des Energiebedarfs zu
ermoglichen.

Das Speichersubsystem besteht aus Daten- und Instruktionscaches von jeweils
16 kB. Fiir die Caches kommen aus den geschilderten Griinden konventionelle
Speicherblocke des Technologieanbieters zum Einsatz. Zur Untersuchung von im
Subschwellbereich betriebenem Speicher enthélt CoreVA ULP unabhéngig von den
Caches mehrere Subschwell-SRAM-Blocke mit einer Gesamtkapazitdt von ca. 0,6 kB,
die als Hardware-Erweiterung an das CoreVA-System angebunden sind. Aufer
zu Testzwecken konnen diese Speicherblocke auch als Scratchpad-Speicher genutzt
werden. Der Subschwell-SRAM wird in Kapitel 9 thematisiert.
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Abbildung 7.5: Blockschaltbild des Gesamtsystems von CoreVA ULP (Subschwell-
module schraffiert)

Des Weiteren enthélt der ASIC-Prototyp einen UART, einen Timer sowie CRC- und
AES-Hardwarebeschleuniger. Zusitzliche Hardwareerweiterungen wie etwa eine
Ethernet-Schnittstelle konnen extern im FPGA-Teil des Gesamtsystems implementiert
werden. Insbesondere ist auf diese Weise ein Takt- und Energieverwaltungsmodul
(Performance and Power Management Unit, PPMU) angebunden. Es ist eng mit einem
Modul zur adaptiven Spannungs- und Frequenzsteuerung (Adaptive Voltage and
Frequency Control, AVFC) verkntipft, zu dem auch ein auf dem ASIC befindlicher
Ringoszillator gehort. Diese Einheiten werden in Kapitel 10 behandelt.
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7.4 Entwurfsablauf

Die Synthese sowie das Platzieren und Verdrahten (engl. Place and Route, PaR)
des CoreVA-ULP-ASICs erfordert, dhnlich wie in Abschnitt 5.5.2 fiir den ALU-
Testbaustein beschrieben, die Beachtung einiger Besonderheiten. Zunachst wurde
das fiir den ALU-Prototypen entwickelte, fiir Subschwellschaltungen geeignete
Implementierungskonzept in den in der Fachgruppe Schaltungstechnik der Univer-
sitdt Paderborn vorhandenen automatisierten Hardware-Entwurfsablauf integriert
und weiterentwickelt [179]. Die resultierende Werkzeugkette basiert auf den Soft-
warewerkzeugen Cadence RTL Compiler und Cadence SoC Encounter. Sie bietet
Unterstiitzung fiir MSV, DVFS und mehrere simultan analysierte Betriebsmodi und
Betriebsbedingungen (engl. Multi-Mode, Multi-Corner, MMMC) als Grundlage fiir
die Implementierung von Schaltungen mit variabler Versorgungsspannung vom
tiefen Subschwellbereich bis zur nominellen Versorgungsspannung der Technologie.
Dabei werden auch hier Pegelwandler durch das Synthese-Werkzeug automatisch
an Signaliibergdngen zwischen Spannungsdoménen in die Netzliste eingefiigt.

Bei der Implementierung von CoreVA ULP kam ein hierarchischer Entwurfsablauf
basierend auf der automatisierten Werkzeugkette zum Einsatz. Zundchst wurden
vollstandige Hard-Macros der Prozessorkerne auf Basis der Subschwellbibliothek
und der konventionellen Standardzellen-Bibliothek implementiert. AnschliefSend
wurden diese Hard-Macros auf Chip-Ebene in die CoreVA-Systemumgebung einge-
bettet. Dieser hierarchische Ansatz bietet gegeniiber einem einzigen Entwurfsablauf
zur Implementierung des Gesamtsystems einen wesentlichen Geschwindigkeits-
vorteil. Zudem kann das Hard-Macro des Subschwellprozessors unmittelbar fiir
neue ASIC-Generationen in der gleichen Technologie wiederverwendet werden.
Eine Herausforderung des hierarchischen Entwurfs ist jedoch, dass zu Beginn bei
der Implementierung des Prozessor-Hard-Macros die zeitlichen Anforderungen
an die Signale der Schnittstelle zum Gesamtsystem noch nicht bekannt sind. In
Abbildung 7.6 ist beispielhaft ein Logikpfad dargestellt, der von einem Flipflop
innerhalb des Hard-Macros zu einem Flipflop aufierhalb des Hard-Macros fiihrt. Der
Pfad beginnt in einem Pipeline-Register zwischen RD- und EX-Stufe und verldauft
innerhalb des Hard-Macros iiber die ALU, die Auswertung der Sprungbedingungen,
den Bypass, die Sprungvorhersage sowie einen Aufwértspegelwandler und verldsst
den Prozessorkern an der Hierarchiegrenze iiber das Signal der Instruktionsadresse
imem_a. Aufierhalb des Hard-Macros setzt sich der Pfad innerhalb des Instruktions-
caches fort und endet dort wiederum in einem Register. In der Abbildung sind die
zeitlichen Anteile des Logikpfades bei einer Versorgungsspannung von 1,2V und
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Abbildung 7.6: Verzégerungszeiten eines Logikpfades iiber Hierarchiegrenzen hin-
weg (fiir 1,2V)
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aktiviertem Bypass angegeben. Bei der Implementierung des Hard-Macros ist die
Verzogerungszeit des Pfades auflerhalb des Hard-Macros, d.h. durch den Instruk-
tionscache, noch unbekannt. Ohne Angabe dieser externen Verzogerungszeit wiirde
jedoch das Synthese-Werkzeug davon ausgehen, dass die gesamte Taktperiode fiir
die Signallaufzeit innerhalb des Hard-Macros ausgenutzt werden kann. Als Folge
wire es bei der anschlieflenden Implementierung auf Chip-Ebene nicht moglich, die
Zeitvorgabe fiir diesen Logikpfad zu erfiillen. Eine moglichst genaue Abschdtzung
des Zeitverhaltens des Gesamtsystems ist daher bereits bei der Implementierung der
Hard-Macros erforderlich. Ausgangspunkt hierfiir waren beim Entwurf von CoreVA
ULP Analysen eines probeweise durchgefiihrten nicht-hierarchischen Entwurfs. Die
so gewonnene Abschidtzung des Zeitverhaltens wurde anschlieffend durch mehrere
Iterationen des hierarchischen Entwurfsablaufs jeweils mit Anpassung der externen
Zeitvorgaben fiir die Hard-Macro-Implementierungen verfeinert.

Eine weitere Besonderheit beztiglich der zeitlichen Schaltungsanalyse und -optimie-
rung (engl. Timing-Analyse bzw. -Optimierung) ergibt sich aus der starken Streu-
ung der Verzogerungszeiten der Standardzellen durch PVT-Schwankungen im
Subschwellbereich, insbesondere durch Prozessschwankungen innerhalb einer in-
tegrierten Schaltung (engl. On-Chip Variation, OCV). OCV fiihrt also dazu, dass
manche Gatterinstanzen eines bestimmten Typs schneller als andere Gatterinstanzen
des gleichen Typs sind. Ubertrdgt man dies auf die zur Timing-Analyse herange-
zogenen Logikpfade, so gibt es also durch OCV friihe/schnelle Pfad-Anteile und
spdte/langsame Pfad-Anteile (siehe Abbildung 7.7). Fiir die Analyse der Setup-
Bedingungen tritt der ungiinstigste Fall dann ein, wenn der eigentliche Signalpfad
und der zu dessen Anfangspunkt fithrende Taktpfad als spat und der aufnehmende
Taktpfad als frith angenommen werden. In diesem Fall wirkt OCV als Taktfrequenz-
reduzierender Effekt. Die ungiinstigste Situation fiir die Hold-Analyse tritt genau
im umgekehrten Fall fiir frithe und spite Teilpfade ein. Dieser Fall ist besonders
problematisch, da Hold-Verletzungen in jedem Fall unabhéngig von der angelegten
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Abbildung 7.7: Frithe und spadte Timing-Pfade zur Berticksichtigung von OCV
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Taktfrequenz zu einer fehlerhaften Schaltungsfunktion fiihren, wie bereits in Ab-
schnitt 3.2 erwdhnt. Daher ist OCV fiir Subschwellschaltungen besonders kritisch.
In den Softwarewerkzeugen fiir Synthese und PaR wird OCV durch gewisse Ska-
lierungsfaktoren berticksichtigt!. Dabei wird der ungiinstigste Fall angenommen,
dass alle Zellen des frithen Pfades um einen bestimmten Faktor schneller, und
dass alle Zellen des spadten Pfades um einen bestimmten Faktor langsamer sind,
als in der Timing-Bibliothek angegeben. Diese Skalierungsfaktoren miissen also
fiir Subschwellschaltungen grofser als iiblich gewéhlt werden, um den stdrkeren
OCV-Einfluss zu berticksichtigen.

Durch erste Probesynthesen des Subschwellprozessors wurde die Lage des minima-
len Energiebedarfs bei einer Versorgungsspannung von ca. 400 mV abgeschatzt. Um
hier eine bestmogliche Schaltungsoptimierung etwa beziiglich des Energiebedarfs zu
erreichen, wurde dieser Arbeitspunkt im Rahmen des MMMC-Entwurfs als primér
betrachteter Betriebsmodus gewihlt. Es wurde eine Zieltaktfrequenz von 1 MHz
ohne Berticksichtigung von OCV vorgegeben. Beziiglich des Setup-Zeitverhaltens
wird OCV durch die in Abschnitt 10.2 behandelte adaptive Spannungs- und Fre-
quenzsteuerung beriicksichtigt. Der gewéhlte Frequenzwert liegt etwa 10 % unter
der maximal erreichbaren Taktrate, wodurch wie bereits in Abschnitt 5.5.2 erldutert
ein niedrigerer Flichen- und Energiebedarf erzielt wird. Als zuséatzliche Strom-
spartechniken kommen Clock Gating und Operand Isolation?> zum Einsatz. Fiir alle
anderen Spannungsschritte erfolgte keine zuséatzliche Frequenzvorgabe, sondern
lediglich eine Analyse der dort moglichen Taktfrequenz und Energieaufnahme.
Potentielle Hold-Verletzungen wurden bei den Versorgungsspannungen 400 mV

1 Alternativ kénnten auch separate Timing-Bibliotheken fiir frithe und spiate OCV-Bedingungen
eingebunden werden. Diese sind jedoch fiir die eingesetzte Technologie nicht verfiigbar.
2 Methode, um das Propagieren von Signalflanken in inaktive Schaltungsteile zu verhindern
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und 1,2V analysiert und korrigiert. Dabei wurden OCV-Skalierungsfaktoren von
+20 % bei 400 mV und +3 % bei 1,2V gewihlt. Mit dieser Konfiguration traten bei
keinem analysierten Spannungsschritt Hold-Verletzungen auf. Die minimale Hold-
Reserve betrdagt bei 400 mV unter Bertiicksichtigung der OCV-Skalierungsfaktoren
gemafs statischer Timing-Analyse +0,148 ns. Um zusatzliche Sicherheit in Bezug
auf das Hold-Zeitverhalten zu gewinnen, wurden aufierdem analoge Monte-Carlo-
Schaltungssimulationen des durch die Timing-Analyse ermittelten kritischen Hold-
Pfades unter dem Einfluss lokaler Prozessschwankungen durchgefiihrt. Die fiir
10000 Simulationsldufe ermittelte Fehlerhdufigkeit des kritischen Hold-Pfades von
0,11 % erscheint hinreichend gering. Alle weiteren Hold-Pfade besitzen eine grofere
Hold-Reserve und damit eine nochmals geringere Fehlerwahrscheinlichkeit.

Ein Chipfoto des ASIC-Prototypen mit Kennzeichnung einzelner Teilbereiche ist in
Abbildung 7.8 dargestellt. Der Baustein besitzt eine Flache von 2,64 mm?, wobei jeder
Subschwellprozessorkern 0,36 mm? und der konventionelle Prozessorkern 0,18 mm?
beitrdgt. Neben der vorgegebenen Anschlussbelegung war ein wesentlicher Einfluss-
faktor beim Floorplan!-Entwurf die raumliche Trennung der Subschwellmodule (rot)
von anderen Schaltungsteilen (blau), um eine Beeintrdchtigung der Integritdt schwa-
cher Subschwellsignale durch Einkopplung steilflankiger Stérungen zu vermeiden.
Durch entsprechende Regeln wurde das Place-and-Route-Werkzeug angewiesen,
keine Signale der 1,2-V-Doméne durch oder tiber die Subschwellschaltungsbereiche
zu verlegen. Umgekehrt sind Subschwellsignale ausschliefslich auf den Bereich inner-
halb der jeweiligen Subschwellmodule beschrdankt. Zudem sind alle Pegelwandler
jeweils an den physikalischen Grenzen zwischen den unterschiedlichen Spannungs-
doménen angeordnet. Die Separierung der Signale wurde mittels Crosstalk-Analyse?
und -Optimierung durch das Place-and-Route-Werkzeug sichergestellt.

7.5 Zusammenfassung

Dieses Kapitel dokumentierte die prototypische ASIC-Realisierung des in dieser
Arbeit entwickelten adaptiven Subschwellprozessors CoreVA ULP. Dazu wurde
zundchst die zum Einsatz kommende VLIW-Architektur CoreVA beschrieben. Dabei
handelt es sich um eine leistungsfahige 32-bit-Architektur mit sechs Pipelinestufen
sowie hardwareseitiger Unterstiitzung fiir Berechnungen von Multiplikationen

! Grundlegende Anordnung der wesentlichen Elemente einer integrierten Schaltung
2 Analyse des Ubersprechens
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Abbildung 7.8: Chipfoto des CoreVA-ULP-ASICs

und Divisionsschritten. Zusitzlich bietet der Prozessor einen SIMD-Modus zur
Verdopplung des Durchsatzes bei 16-bit-Berechnungen. AnschliefSend wurde das
Rapid-Prototyping-System RAPTOR vorgestellt und die Entwicklung des RAPTOR-
Erweiterungsmoduls DB-CoreVA beschrieben, das zur prototypischen Inbetriebnah-
me von CoreVA-ASICs dient. Das DB-CoreVA ist mit einem FPGA des Typs Xilinx
Spartan-6 LX XC6SLX100 oder XC6SLX150 und maximal 512 MB DDR2-SDRAM
ausgestattet. Anschlieffend wurde die Konfiguration der CoreVA-Architektur als
RISC-Prozessor fiir die Implementierung von CoreVA ULP sowie weitere Bestand-
teile des ASICs erldutert. SchliefSlich folgte eine Beschreibung des Entwurfsablaufs,
wobei die sich aus dem Subschwellbetrieb der Schaltung ergebenden Besonderheiten
der Timing-Optimierung im Fokus standen.

Im nachfolgenden Kapitel wird die Charakterisierung der gefertigten ASIC-
Exemplare geschildert und es werden die so gewonnenen Messergebnisse in-
terpretiert. Aufierdem erfolgt der Vergleich mit &hnlichen Implementierungen und
mit einer nicht fiir den Subschwellbetrieb optimierten Prozessorvariante.
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8 Eigenschaften des
Subschwellprozessors

Um die Ressourceneffizienz des Subschwellprozessors zu analysieren, wurden
einerseits entsprechende Simulationen und Abschitzungen wéahrend der Imple-
mentierungsphase des ASICs auf Basis der Informationen aus der charakterisierten
Standardzellen-Bibliothek sowie andererseits Messungen anhand aller gefertigter
Schaltungsexemplare vorgenommen. In diesem Kapitel werden die eingesetzten
Simulations- und Messverfahren erldutert, die damit ermittelten Eigenschaften des
Prozessors interpretiert und mit &hnlichen Implementierungen verglichen.

8.1 Simulations- und Messverfahren

Die Angabe der Eigenschaften des Subschwellprozessors erfordert zunéchst eine
Diskussion der Verfahren, durch die diese Eigenschaften bestimmt wurden. Da der
Schwerpunkt der Evaluierung auf dem Prozessorkern selbst liegt, wurde bei den
Simulationen und Messungen der On-Chip-Speichermodus zur Programmausfiih-
rung gewdhlt, d.h. es treten keine Strafzyklen durch Fehlzugriffe des Caches auf.
Dies ist insbesondere fiir die energetische Analyse relevant. Dazu darf allerdings der
Speicherbedarf der Testprogramme die auf dem ASIC vorhandene Speicherkapazitit
nicht tibersteigen. Dennoch ergibt sich eine umfangreiche Sammlung geeigneter
Testprogramme, die eine Vielfalt unterschiedlicher Anwendungsgebiete abdecken.
Die eingesetzten Testprogramme sind in Tabelle 8.1 zusammengefasst und sind in
[66] ndher erldutert. Es wurde ferner untersucht, welchen Einfluss das dynamische
Deaktivieren von Bypass-Pfaden auf die Eigenschaften des Prozessors hat. Dabei
wurden zwei Bypass-Konfigurationen fiir jedes Testprogramm analysiert. In der
ersten Variante sind alle Bypass-Pfade aktiv, wihrend in der zweiten Variante die
Kontroll-, MCR- und Condition-Bypésse aus der EX-Stufe deaktiviert sind. Der
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’ Name ‘ Kategorie ‘ Kurzbeschreibung, Referenz

Coremark Benchmark Synthetischer Benchmark [49]

Dhrystone Benchmark Synthetischer Benchmark [163]

Division Mikrobenchmark Ganzzahlige Berechnungen von Division und Rest

Fibonacci Mikrobenchmark Berechnung der Fibonacci-Folge

CRC Codierung Zyklische Redundanzpriifung [117]

Viterbi Codierung Dekodierung von Faltungscodes [156]

AES Kryptographie Symmetrisches Verschliisselungsverfahren [41]

ECC Kryptographie Asymmetrisches Verschliisselungsverfahrens mit
elliptischen Kurven [100]

SNOW Kryptographie Stromverschliisselung [46]

Faltung Signalverarbeitung | Bitweise Faltungsoperation

IEEE 802.11b | Signalverarbeitung | Teilimplementierung eines WLAN-Senders [44]

SATD Bildverarbeitung Teilalgorithmus der Videokompression des H.264-
Standards [128]

Tabelle 8.1: Testprogramme zur Charakterisierung des Subschwellprozessors

Einfachheit halber werden diese Varianten im Folgenden als Bypass aktiviert bzw.
Bypass deaktiviert bezeichnet.

Die Leistungsaufnahme bzw. der Energiebedarf ist generell abhidngig von den Schalt-
haufigkeiten der Signale innerhalb einer integrierten Schaltung. Dies ist sowohl bei
der Abschitzung durch Synthese- und Place-and-Route-Werkzeuge als auch bei einer
messtechnischen Bestimmung zu berticksichtigen. Bei der Abschitzung wéahrend
der Implementierungsphase sind unterschiedliche Vorgehensweisen moglich.

Die erste Moglichkeit besteht darin, die durchschnittlichen Schaltwahrscheinlichkei-
ten der primédren Schaltungseingdnge anzugeben. Dies konnen Standard-Werte der
Implementierungswerkzeuge (typischerweise 10 % oder 20 %) oder Abschitzungen
auf Basis bekannter Signalfunktionen sein. Durch statistische Methoden kénnen
diese Wahrscheinlichkeitswerte durch die einzelnen Logikgatter propagiert werden,
um so eine Abschédtzung der Schalthdufigkeiten aller iibrigen Signale im Inneren der
Schaltung zu erhalten. Alternativ konnen Schaltwahrscheinlichkeiten auch global
fir alle Signale vorgegeben werden. Aufbauend auf diesen Werten kann dann die
Leistungsaufnahme bzw. der Energiebedarf der Schaltung ermittelt werden. Ein
Nachteil dieses Vorgehens ist die damit verbundene relativ grofse Ungenauigkeit, so
dass es oftmals nur als erste grobe Abschédtzung in einem frithen Entwurfsstadium
eingesetzt wird.
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Eine hohere Genauigkeit ldsst sich durch digitale Schaltungssimulationen erreichen,
wobei die sich ergebenden realen Schalthdufigkeiten aller Signale aufgezeichnet und
anschliefSend fiir die Bestimmung von Verlustleistung bzw. Energie herangezogen
werden. Hierbei ist es auch moglich, verschiedene Anwendungsszenarien zu analy-
sieren. Bei der Simulation ist zwischen unterschiedlichen Detaillierungsgraden zu
unterscheiden. Eine RTL-Simulation kann nur die Schalthédufigkeiten der in der HDL-
Beschreibung vorhandenen Signale ermitteln. Bei der Verlustleistungsabschédtzung
auf Basis solcher RTL-Schalthdufigkeiten konnen zudem meist nur die Eingédnge von
Submodulen annotiert werden, da durch die Optimierungsschritte von Synthese und
Place-and-Route keine Zuordnung zwischen den iibrigen Signalen auf RTL-Ebene
und Gatter-Ebene moglich ist. Die fehlenden Schalthdufigkeiten werden wiederum
durch Propagieren der bekannten Schalthdufigkeiten bestimmt. Das genaue Zeitver-
halten der Gatter wird durch die RTL-Simulation nicht berticksichtigt. Damit weist
auch dieses Verfahren einige Quellen fiir Ungenauigkeiten auf.

Die hochste Genauigkeit der Schalthdufigkeiten und damit der Abschiatzungen
von Verlustleistung und Energie kann durch Simulationen auf Gatter-Ebene mit
Annotation des durch Synthese oder Place-and-Route ermittelten Zeitverhaltens
der Gatter erzielt werden. Hierbei konnen die tatsdachlichen Aktivitdtswerte aller
Signale aufgezeichnet werden, ein Propagieren von Schalthdufigkeiten entfallt.
Auch kurzzeitige Signaldnderungen innerhalb einer Taktperiode (Glitches) werden
dabei berticksichtigt. Dieses Verfahren wurde bei der simulativen Bestimmung des
Energiebedarfs eingesetzt, wobei die Programmsammlung aus Tabelle 8.1 genutzt
wurde.

Die messtechnische Charakterisierung der Prozessorexemplare besteht aus einem
an die bindre Suche angelehnten Bisektionsverfahren zur Bestimmung der maxima-
len Taktfrequenz fiir einen Spannungsschritt und der anschliefenden Ermittlung
des Energiebedarfs bei dieser Frequenz. Dabei wird zundchst der abzudeckende
Frequenzbereich von 10 kHz bis 280 MHz! durch ein geeignetes Raster diskretisiert,
indem jede Frequenzdekade in 32 ndherungsweise logarithmische Frequenzschritte
unterteilt wird. Zwischen 100 MHz und 200 MHz betrdgt die Schrittweite 5 MHz und
zwischen 200 MHz und 280 MHz betrédgt die Schrittweite 10 MHz. Es ergeben sich
also 157 mogliche Frequenzschritte. Die maximale Taktfrequenz bei einer gegebenen
Spannung wird nun durch Intervallschachtelung in maximal [log, 157] +1 = 8
Schritten ermittelt. Das Testverfahren beginnt mit der maximalen Spannung von
1,2V und dem Testintervall von 10 kHz bis 280 MHz. In jedem Schritt wird nun als
Testfrequenz das mittlere Element zwischen Ober- und Untergrenze des Testinter-

! Die maximale testbare Taktfrequenz ist durch den FPGA-Entwurf begrenzt.
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8 Eigenschaften des Subschwellprozessors

valls ermittelt und das Testprogramm ECC mit dieser Kombination aus Frequenz
und Spannung gestartet. Dieses Testprogramm beansprucht alle relevanten, poten-
tiell kritischen Pfade des Prozessors und ist daher sehr gut zur Bestimmung der
maximalen Taktfrequenz geeignet!'. Mit Hilfe des CRC-Hardwarebeschleunigers
wird wahrend der Ausfiithrung eine zyklische Redundanzpriifung tiber Zwischener-
gebnisse des Algorithmus gebildet und durch die externe Testumgebung gepriift.
Bei korrekter Priifsumme wird das Testintervall auf die obere Halfte eingeschrankt
und die Testfrequenz als neue maximale Frequenz gespeichert. Andernfalls wird
das Testintervall auf die untere Hilfte eingeschriankt. Das Verfahren endet, wenn
das Testintervall leer ist. Mit der gefundenen maximalen Taktfrequenz werden dann
Energiemessungen fiir alle Testprogramme aus Tabelle 8.1 durchgefiihrt. Verlief der
Test fiir keine Frequenz erfolgreich, so wird das Exemplar fiir diese Spannung als
nicht mehr funktionsfahig markiert. Andernfalls beginnt das Bisektionsverfahren
fiir den nédchst niedrigeren Spannungsschritt mit dem Testintervall von 10 kHz bis
zur maximalen Taktfrequenz des vorherigen (hoheren) Spannungsschrittes.

In den nachfolgenden Abschnitten werden die Analyse-Ergebnisse bzgl. maximaler
Taktfrequenz, Energiebedarf und minimaler Versorgungsspannung diskutiert.

8.2 Maximale Taktfrequenz

Die Abhangigkeit der maximalen Taktfrequenz von der Versorgungsspannung ist in
Abbildung 8.1 dargestellt. Wahrend Abbildung 8.1a die Frequenzwerte zwischen
aktiviertem und deaktiviertem Bypass sowie zwischen Simulation und dem Stich-
probenmittelwert der Messung vergleicht, zeigt Abbildung 8.1b die Messkurven der
einzelnen Prozessorexemplare bei aktiviertem Bypass. Bei 400 mV liegt die simulierte
Taktfrequenz mit aktiviertem Bypass bei 1,07 MHz, d.h. geringfiigig oberhalb der
Synthesevorgabe von 1 MHz. Bei deaktiviertem Bypass lésst sich die Taktfrequenz
auf 1,37 MHz steigern. Die entsprechenden Mittelwerte der Messungen liegen bei
629 kHz bzw. 766 kHz. Bei der maximalen Versorgungsspannung von 1,2V betragt
die simulierte Taktfrequenz 121,2 MHz bei aktiviertem Bypass und 145,5 MHz bei
deaktiviertem Bypass. Die Messwerte liegen hier bei 94,3 MHz bzw. 149,5 MHz. Die

Es wurde fiir einige Schaltungsexemplare untersucht, ob neben ECC weitere Testprogramme
berticksichtigt werden miissen, um ggf. zusétzliche kritische Pfade abzudecken. Es ergaben sich
jedoch stets fiir alle Testprogramme die gleichen Maximalwerte der Frequenz, so dass fiir alle
weiteren Exemplare die Analyse auf ECC beschréankt wurde.
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Abbildung 8.1: Maximale Taktfrequenz des Subschwellprozessors
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Auswertung der Exemplarstreuungen der Messwerte ergibt bei 1,2V und aktivier-
tem Bypass einen Variationskoeffizienten o/u von 4,4 %. Bei 325mV, der Spannung
niedrigster Energieaufnahme (siehe Abschnitt 8.3), betrdgt der Variationskoeffizient
13,9%. Hieran erkennt man die Zunahme der Parameterstreuungen mit sinkender
Versorgungsspannung. Es wurde festgestellt, dass es dabei statistisch unerheblich ist,
ob Prozessorexemplare innerhalb des gleichen Bausteins oder auf unterschiedlichen
Bausteinen verglichen werden. Dies ldsst darauf schliefien, dass sich wahrscheinlich
alle Exemplare bei der prototypischen Fertigung in unmittelbarer Nahe auf dem
produzierten Wafer befunden haben.

Beim genaueren Vergleich der Kurvenverldufe fillt zundchst auf, dass die Messwerte
im Mittel um ca. 28 % unter den jeweiligen Simulationsergebnissen fiir typische
PVT-Bedingungen liegen. Da die konkreten Prozessbedingungen fiir den Produk-
tionswafer nicht bekannt sind, kann dies jedoch als gute Ubereinstimmung angesehen
werden. Ferner ist zu bemerken, dass der Geschwindigkeitszuwachs durch das
Deaktivieren des Bypasses abhdngig von der Versorgungsspannung variiert. Eine
Erklarung hierfiir liefert der Verlauf des kritischen Pfades. Bei aktiviertem Bypass
verlauft der kritische Pfad von den Operanden-Registern zwischen RD- und EX-Stufe
durch den Addierer der ALU, die Auswertungseinheit der Sprungbedingungen, den
Kontroll-Bypass und die Sprungvorhersage iiber den Adresseingang zum Instruk-
tionscache (vgl. Abbildung 7.6 auf Seite 126). Da der Instruktionscache aufierhalb
der variablen Spannungsdomaéne des Prozessorkerns liegt, ist dessen Anteil an der
Pfadverzogerung konstant, d.h. es dndert sich nur die Verzogerungszeit des verblei-
benden Pfadanteils bei einer Skalierung der Versorgungsspannung. Bei deaktiviertem
Bypass hdangt der Verlauf des kritischen Pfades von der Versorgungsspannung ab.
Waéhrend oberhalb von 600 mV ebenfalls kritische Pfade zum Tragen kommen, die
auflerhalb des Prozessorkerns beginnen oder enden, liegt der kritische Pfad bei
geringeren Spannungen vollstindig innerhalb der variablen Spannungsdomaéne.
Bei 400 mV beispielsweise verlduft der kritische Pfad vom Instruktionsregister zwi-
schen RD- und EX-Stufe durch den Multiplizierer zum Zwischenergebnis-Register
der Multiplikation zwischen EX- und ME-Stufe. Daher skaliert das Zeitverhalten
des Prozessors bei aktiviertem oder deaktiviertem Bypass unterschiedlich mit der
Versorgungsspannung.

Anhand von Abbildung 8.1b erkennt man, dass bei einigen Exemplaren unterhalb
von etwa 500mV die Taktfrequenz stdrker abfillt, als bei den meisten {ibrigen
Exemplaren. Hierbei handelt es sich um die Exemplare, die bereits bei einer relativ
hohen Versorgungsspannung ein Fehlverhalten zeigen. Eine Diskussion der Ursachen
folgt in Abschnitt 8.4.
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8.3 Energiebedarf

Abbildung 8.2 zeigt die Energieaufnahme des Prozessors pro Takt als Durchschnitt
tiber alle Testprogramme. Wie zuvor gibt Abbildung 8.1a einen Vergleich zwischen
den beiden Bypass-Konfigurationen sowie zwischen Messung und Simulation.
Die Messwerte der einzelnen Prozessorexemplare bei aktiviertem Bypass sind in
Abbildung 8.1b dargestellt. Der simulierte minimale Energiebedarf tritt bei 300 mV
mit 10,69 p] fiir aktivierten Bypass und 9,55p] fiir deaktivierten Bypass auf. Bei
den Messungen ergibt sich fiir aktivierten Bypass ein Energieminimum von 9,94 p]J
bei 325mV und 133,18 kHz bzw. fiir deaktivierten Bypass ein Energieminimum
von 9,35 pJ bei 290 mV und 72,22 kHz. Es ist anzumerken, dass fiir die Messungen
ein feineres Spannungsraster als bei den Simulationen verwendet wird, was eine
genauere Lokalisierung des Energieminimums ermdoglicht. Bei 1,2V betragt der
simulierte Energiebedarf 138,70 p] bzw. 131,79 p]J bei aktiviertem bzw. deaktiviertem
Bypass. Die gemessenen Werte betragen 110,22 p] und 104,20 p]. Dies entspricht
einem Einsparungspotential fiir den Subschwellbetrieb im Energieminimum um
den Faktor 11 gegeniiber einem Betrieb bei maximaler Versorgungsspannung. Die
Verlustleistung reduziert sich dabei um fast vier Grofsenordnungen von 10,4 mW
auf 1,32 pW bei aktiviertem Bypass.

Vergleicht man die simulativ und messtechnisch ermittelten Werte des Energiebedarfs,
so ergeben sich insbesondere bei niedrigen Versorgungsspannungen sehr geringe
Abweichungen von wenigen Prozent. Bei hoheren Versorgungsspannungen liegt
der simulierte Energiebedarf um etwa 25 % tiber den Messwerten. Auch dies ist
jedoch angesichts der unbekannten Prozessbedingungen als gute Ubereinstimmung
zu werten.

Die in Abbildung 8.2b vom durchschnittlichen Kurvenverlauf abweichenden Gra-
phen stammen von den Exemplaren mit den grofsten Werten der minimalen Versor-
gungsspannung. Da diese Exemplare, wie in Abschnitt 8.2 beschrieben, unmittelbar
oberhalb ihrer minimalen Versorgungsspannung eine deutliche Abnahme der ma-
ximalen Taktfrequenz aufweisen, kommt es zu einer verstarkten Akkumulation
statischer Verlustleistungsanteile wiahrend einer Taktperiode und damit zu einer
Zunahme des Energiebedarfs.
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Abbildung 8.2: Energiebedarf des Subschwellprozessors
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Abbildung 8.3: Energiebedarf pro Takt bei aktiviertem Bypass fiir unterschiedliche
Testprogramme (simuliert)

8.3.1 Vergleich unterschiedlicher Testprogramme

Abbildung 8.3 zeigt die simulierte Energieaufnahme des Prozessors pro Takt bei
aktiviertem Bypass fiir die einzelnen Testprogramme sowie fiir die Standardwerte
10 % und 20 % globaler Schaltwahrscheinlichkeiten aller Signale des Prozessorkerns.
Zunichst ist festzustellen, dass die Kurven fiir die beiden zuletzt genannten Fille
unterhalb aller realen Testprogramme liegt, d.h. die mittlere Schaltwahrscheinlichkeit
innerhalb des Prozessorkerns betrdagt mehr als 20 %. Fiir alle betrachteten Testpro-
gramme tritt der minimale Energiebedarf bei der bereits zuvor genannten Spannung
von 300 mV auf. Das Testprogramm IEEE 802.11b weist den grofsten Wert von 12,1 p]
auf, wihrend der kleinste Wert von 9,8 p] mit dem Testprogramm Viterbi auftritt.
Bei 1,2V liegt der Energiebedarf zwischen 123,0 pJ] und 165,0 pJ. Mit den Messdaten
ergibt sich ein sehr dhnliches Bild beziiglich der unterschiedlichen Testprogramme,
so dass auf eine separate Darstellung und Angabe entsprechender Werte verzichtet
werden soll.
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8.3.2 Vergleich der Bypass-Konfigurationen

Fiir einen fairen Vergleich der Bypass-Konfigurationen beziiglich der Ausfiihrungs-
zeit und des Energiebedarfs ist eine Berticksichtigung der durch Datenkonflikte
bei deaktiviertem Bypass verursachten zusédtzlichen Strafzyklen erforderlich, deren
Anzahl von dem jeweiligen Testprogramm abhangt. Sei frx 1 die (maximale) Takt-
frequenz, Ey1 der Energiebedarf pro Takt und N; die Anzahl an Taktzyklen fiir
den Durchlauf eines Testprogramms bei aktiviertem Bypass. fmax2, Ecyc2 und N
seien die entsprechenden Werte bei deaktiviertem Bypass. Die Ausfiihrungszeit und
der Gesamtenergiebedarf eines Testprogramms sind durch

N.
Tgesamt,i = — (8-1)
f max,i

Egesamt,i = NiEcyc,i (8~2)
mit i € {1,2} gegeben. Es werden die Verhiltnisse

1/ fmax,z _ fmax,l

= = 8.3
peLk 1/ f max,1 f max,2 ( )
N>
=— 8.4
PN =N (8.4)
T £,2
PT = —Tgesam = PNPCLK (8.5)
gesamt,1
E )
pE=F—— (8.6)
gesamt,1

definiert.

Abbildung 8.4a zeigt die relative Anderung der Anzahl an Taktzyklen py und der
Ausfiihrungszeit pr der Testprogramme sowie der Periodendauer pcyk bei deakti-
viertem Bypass. Der fiir pcrx angegebene Wert von ca. 78 % ist hier als Durchschnitt
tiber alle simulierten Spannungsschritte zu verstehen. Je nach Testprogramm steigt
die Anzahl an Taktzyklen durch zuséatzliche Strafzyklen bei deaktiviertem Bypass
um 1,3 % bis 16,3 %. Dennoch erkennt man, dass fiir alle Testprogramme aufgrund
der hoheren Taktfrequenz eine Verringerung der Ausfithrungszeit zwischen 10 %
und 20 % erzielt werden kann. Dies ist konsistent zu den Analyse-Ergebnissen in
[66, 67].
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Die Anderung des Gesamtenergiebedarfs bei deaktiviertem Bypass pg ist in Abbil-
dung 8.4b dargestellt. Die grofiten Werte fiir pg sind fiir das Testprogramm Fibonacci
zu beobachten, wihrend die geringsten Werte auf das Testprogramm SATD entfallen.
Oberhalb von etwa 450 mV ist pg nahezu konstant und liegt je nach Testprogramm
zwischen 1,001 und 1,050. Das bedeutet, dass in diesem Spannungsbereich ein
dynamisches Deaktivieren des Bypasses aus energetischer Sicht nicht sinnvoll ist, da
der Gesamtenergiebedarf zur Erfiillung einer gegebenen Aufgabe steigt. Darunter ist
eine Abnahme von pg zu beobachten, so dass sich bei einer Spannung von 300 mV
tiir alle Testprogramme eine Energieersparnis durch das Deaktivieren des Bypas-
ses ergibt. Das dynamische Deaktivieren von Bypass-Pfaden ist also insbesondere
im Subschwellbetrieb des Prozessors vorteilhaft. Das Verhalten von pg ldsst sich
folgendermafsen erkldren: Da das Abschalten der Bypass-Pfade dynamisch erfolgt,
sind keine Energieeinsparungen durch wegfallende Logikgatter und Verdrahtung
moglich, wie dies bei einer statischen Anderung der Bypass-Konfiguration der Fall
wire [66, 67]. Durch die verdnderte Taktfrequenz und die zusétzlichen Strafzyklen
kommt es jedoch zu einer Verschiebung zwischen statischen und dynamischen
Verlusten. Wahrend die insgesamt verkiirzte Ausfithrungszeit der Testprogramme
bei deaktiviertem Bypass zu einer Abnahme des statischen Energiebedarfs fiihrt, be-
wirken die zusatzlichen Strafzyklen eine Erhohung des dynamischen Energiebedarfs.
Da bei hohen Versorgungsspannungen die dynamischen Anteile iiberwiegen, kommt
es hier insgesamt zu einer Zunahme des Energiebedarfs. Im tiefen Subschwellbereich
hingegen dominieren die statischen Anteile, so dass sich hier durch die verkiirzte
Ausfiihrungszeit insgesamt eine Energieersparnis ergibt.

8.4 Minimale Versorgungsspannung

Ein Histogramm der minimalen Versorgungsspannung fiir einen fehlerfreien Betrieb
der Prozessorexemplare ist in Abbildung 8.5 dargestellt. Die besten Exemplare
sind noch mit einer Spannung von 200mV bei einer Taktfrequenz von 10kHz
funktionsfahig, bei den schlechtesten Exemplaren treten Fehler bereits bei 450 mV auf.
Die Stichprobe besitzt einen Mittelwert von 346,9 mV und eine Standardabweichung
von 87,1 mV. Dies entspricht einem Variationskoeffizienten o/u ~ 0,2512.

Wie bereits in Abschnitt 3.2 erldutert, wird die minimale Versorgungsspannung

einer Schaltung im Subschwellbetrieb in erster Linie durch unzureichende Storab-
stinde und Hold-Zeit-Verletzungen bestimmt. Da die im Rahmen dieser Arbeit
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Abbildung 8.5: Minimale Versorgungsspannung der Prozessorexemplare

entwickelten Standardzellen explizit auf maximale Storabstdnde im Subschwell-
bereich optimiert wurden, ist diese Fehlerursache zumindest bei den vorstehenden
Spannungswerten sehr unwahrscheinlich. Es ist daher anzunehmen, dass die mini-
male Versorgungsspannung des Prozessors primér durch Hold-Zeit-Verletzungen
begriindet ist. Eine Verbesserung ist daher eventuell durch eine Modifikation der
OCV-Skalierungsfaktoren bei der Implementierung oder durch alternative Takt-
Konzepte mit verringerter Streuung der Verzogerungen innerhalb des Taktbaums
moglich. In [15, 135] wird beispielsweise fiir Subschwellschaltungen vorgeschlagen,
die Taktverteilung auf einen einzigen, leistungsstarken Takttreiber zu reduzieren und
das Taktsignal lediglich durch die Verdrahtung mit allen Flipflops zu verbinden. Va-
riationen der Takttreiber-Verzogerung wirken daher gleichermafsen auf alle Flipflops.
Zudem ist der Einfluss der Prozessschwankungen auf die Leitungsverzogerungen
insbesondere bei geringen Taktraten im Subschwellbereich zu vernachléssigen, so
dass sich ein besseres Hold-Zeit-Verhalten ergibt. Ein Nachteil dieses Ansatzes ist,
dass Clock-Gating nicht oder nur eingeschriankt einsetzbar ist und in jedem Fall zu
einer Reduktion der Hold-Zeit-Reserven fiihrt. Ein weiterer moglicher Ansatz ist
die Verwendung von Takttreibern mit programmierbarer Verzogerung, um deren
variierende Charakteristika nach der Fertigung zu kompensieren [63].
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8.5 Vergleich mit ahnlichen Implementierungen

Um die vorstehend diskutierten Eigenschaften des Subschwellprozessors im Ver-
gleich zu dhnlichen Implementierungen bewerten zu konnen, gibt Tabelle 8.2 eine
entsprechende Ubersicht. Da in den genannten Veréffentlichungen fiir einen sinn-
vollen Vergleich teilweise wichtige Daten nicht als Zahlenwerte angegeben sind,
wurde versucht, solche Daten aus Diagrammen oder durch Berechnungen zu ge-
winnen. Solche Daten sind mit einer gewissen Unsicherheit behaftet und daher in
der Tabelle entsprechend markiert. Die angegebene Speicherkapazitit bezieht sich
bei Harvard-Architekturen jeweils auf den insgesamt vorhandenen Instruktions-
und Datenspeicher. Die in der Tabelle genannte Flache umfasst, sofern den Ver-
offentlichungen entsprechende Angaben entnommen werden konnten, auf die
tatsdchlich von Prozessorkern und ggf. Speicher belegte Flache. Die Untergrenze des
Betriebsspannungsbereichs ist der jeweils niedrigste beobachtete Wert.

In der oberen Hilfte der Tabelle sind Daten fiir Gesamtsysteme bestehend aus
Prozessorkern und Speicher angegeben, wihrend die untere Tabellenhélfte Daten
fiir separate Prozessorkerne enthilt. Fiir den im Rahmen dieser Arbeit realisierten
Subschwellprozessor sind in der Tabelle, neben den rein auf den Prozessorkern
bezogenen Daten, zusitzlich rechnerisch ermittelte Werte fiir ein Gesamtsystem
in Verbindung mit 8 kB Datenspeicher und 8kB Instruktionsspeicher auf Basis
des im nachfolgenden Kapitel 9 vorgestellten Subschwell-SRAM angegeben. Diese
Werte basieren auf der Annahme, dass diese Speicherkapazitit durch 32 Blocke
zu je 64 X 32 bit realisiert wird, wobei in jedem Takt jeweils ein Block aktiv ist
und alle tibrigen Blocke inaktiv sind. Dies ldsst sich durch eine entsprechende
Speicherschnittstelle sicherstellen.

Anhand der in der Tabelle gegebenen Vergleichsdaten fillt zunédchst auf, dass mit
Ausnahme von [63, 65] alle iibrigen Implementierungen offenbar nicht fiir den Betrieb
bei hohen Spannungen, d.h. bis zur nominellen Versorgungsspannung der jeweili-
gen Technologie, geeignet oder ausgelegt sind. Dementsprechend erreichen diese
Implementierungen im Vergleich zu dem hier entwickelten Subschwellprozessor
keine vergleichbare maximale Taktfrequenz und sind daher nicht fiir Anwendungen
geeignet, die zeitweise hohe Performanzanforderungen aufweisen. Bezogen auf die
Taktfrequenz im Energieminimum sind die aufgefiihrten Implementierungen ein-
schliefilich CoreVA ULP in etwa vergleichbar, mit Ausnahme der Implementierungen
[15, 63] mit Taktfrequenzen von 25 MHz bzw. 60 MHz, die durch die Verwendung
von Transistoren mit geringer Schwellspannung bei moderater Inversion (engl.
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near-threshold) erreicht werden. Diese Betriebsart ist mit deutlich erhohter statischer
Verlustleistung verbunden [15, 63].

Beziiglich des minimalen Energiebedarfs sowie der Flache weist der Prozessorkern
von CoreVA ULP im Vergleich auf den ersten Blick ungewdhnlich hohe Werte auf.
Der Energiebedarf liegt um einen Faktor 4 bis 19 iiber den iibrigen Implemen-
tierungen. Auch hier gilt es jedoch die Architektur-bezogenen Unterschiede zu
berticksichtigen. Wahrend CoreVA ULP innerhalb eines Taktes eine 32-bit-Operation
oder im SIMD-Modus zwei 16-bit-Operationen durchfiihren kann, sind die {ibri-
gen Implementierungen je nach Architektur lediglich in der Lage, eine 8-bit- oder
16-bit-Operation auszufiihren. Zur Berechnung einer 32-bit-Operation benotigen
die Vergleichs-Implementierungen daher mehrere Takte und entsprechend mehr
Energie. Besonders deutlich wird dieser Unterschied etwa bei der Berechnung
einer 32-bit-Multiplikation. Dazu miissen in einer 8-bit-Architektur ohne Hardware-
Multiplizierer 256 Additionen, 128 Schiebeoperationen sowie einige Vergleichsopera-
tionen und Spriinge ausgefiihrt werden. Daher benétigt eine solche Architektur fiir
diese Berechnung mehr als das 300-fache des Energie- und Zeitbedarfs einer einzel-
nen Taktperiode. Fiir derartige Berechnungen ist daher die CoreVA-Architektur mit
Hardware-Multiplizierer effektiv wesentlich energieeffizienter und leistungsfahiger.
Die Multiplizier-Akkumulier-Einheit und die Divisionsschritt-Einheit von CoreVA
ULP sind fiir ca. 15 % des Energiebedarfs des Prozessorkerns verantwortlich. Dank
der Konfigurierbarkeit der Architektur kann dieser Anteil durch Entfernen der
Module zur Entwurfszeit im Wesentlichen eliminiert werden, wenn sie fiir eine
bestimmte Anwendung nicht notwendig sind.

Beim Vergleich von Flache und Energiebedarf der Implementierungen einschlieflich
Speicher liegt CoreVA ULP im Mittelfeld. Der Energiebedarf von [63] liegt aufgrund
der sehr komplexen superskalaren Architektur und dem Betrieb bei moderater
Inversion um mehr als das Zehnfache tiber dem Energiebedarf von CoreVA ULP.
Diese Realisierung zielt jedoch eher auf Anwendungen mit hoheren Performanzan-
forderungen ab.

8.6 Vergleich mit konventionellen Standardzellen

Wie in Abschnitt 7.3 erwidhnt, enthélt die prototypische ASIC-Realisierung von
CoreVA ULP neben zwei Instanzen des Subschwellprozessors eine zusitzliche In-
stanz, die auf der konventionellen Standardzellen-Bibliothek von STMicroelectronics
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Referenzen Architektur Tech. | Speicher Flache | Spannungsbereich | Energieminimum

[nm] | [kB] Typ [mm] [V] [VI | IMHz] | [p]]
[57,58,109] | 8bit RISC, 3-stufig 130 0,315 Latch-Mux 0,18 015 - 05 0,35 0,354 3,5
[175, 176] 8 bit CISC, 2-stufig, Subliminal 130 0,25 Latch-Mux 0,085 | 0,2 - 0,625 0,36 0,833 3,0
[55, 136] 8 bit, 2-stufig, Phoenix 180 0,41 14T 0843|045 - 09 ! 0,5 2| 0,106 2,8
[89, 90] 16 bit RISC, MSP430-basiert 65 | 16 8T 15 0,3 - 06 0,5 0,434 | 27,2
[14] 16 bit RISC, MSP430-basiert 65 | 18 konventionell | 042 3 0,4 0,4 25,0 7,0
[63] 32 bit superskalar, IA-32 32 | 16 10T 2,0 028 - 1.2 0,45 60,0 1]170,0
Diese Arbeit | 32bit RISC, CoreVA ULP 65 | 16 9T 09 1| 027t - 1,2 0,325'| 0,133'| 16,02 !
[57,58,109] | 8bit RISC, 3-stufig 130 0,025 0,15 - 05 0,29 0,077 0,515
[175, 176] 8 bit CISC, 2-stufig, Subliminal 130 ohne 0,03 0,2 - 0,625 0,28 0,07 '| 0,85
[55, 136] 8 bit, 2-stufig, Phoenix 180 0451t - 09 ! 0,5 2| 0,106 2,46 1
[65] 8 bit, 2-stufig, PIC16C5X-basiert | 130 024 - 1,2 0,28 0,475 1,51
Diese Arbeit | 32bit RISC, CoreVA ULP 65 ohne 0,36 0,2 - 12 0,325 0,133 9,94

! Aus Diagrammen und/oder Berechnungen abgeleiteter, ungefihrer Wert
2 Nennbetriebspunkt statt Energieminimum
3 Einschlieflich Peripherie

Tabelle 8.2: Vergleich des Subschwellprozessors mit dhnlichen Implementierungen
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basiert. In Abbildung 8.6 werden die Messergebnisse dieses Prozessorkerns mit den
entsprechenden Eigenschaften des Subschwellprozessorkerns verglichen.

Der konventionelle Prozessor erreicht bei 1,2V und aktiviertem Bypass eine Taktfre-
quenz von 260 MHz bei einem Energiebedarf von 66,13 p] pro Takt. Dies entspricht
Verbesserungen von 160 % beziiglich der Geschwindigkeit und 40 % beziiglich der
Energie gegeniiber dem Subschwellprozessor bei gleicher Spannung. Bei diesem
Vergleich ist allerdings zu beachten, dass sich die jeweils verwendeten Standardzellen-
Bibliotheken stark in ihrer Grofie unterscheiden. So nutzt die konventionelle Im-
plementierung 720 unterschiedliche Zelltypen, wahrend die Subschwellimplemen-
tierung lediglich 43 Gattertypen nutzt (jeweils ohne Place-and-Route-Zellen). Um
zu untersuchen, welchen Einfluss diese Tatsache auf die Eigenschaften des konven-
tionellen Prozessors hat, wurden zusitzliche Synthesen durchgefiihrt, bei denen
die konventionelle Bibliothek auf einen der Subschwellbibliothek dquivalenten
Zellensatz reduziert wurde. Gegeniiber der tatsdchlich fiir die ASIC-Realisierung
verwendeten Synthese ergab sich dabei eine um 48 % geringere Taktfrequenz und
ein um 9 % hoherer Energiebedarf. Geht man davon aus, dass sich diese relativen An-
derungen ndherungsweise auf die Messergebnisse eines entsprechenden gefertigten
Prozessors iibertragen lassen, so ergdbe sich eine Taktfrequenz von 135 MHz und ein
Energiebedarf von 72,08 p]. Dies entspricht im Vergleich mit dem Subschwellprozes-
sor nur noch Vorteilen von 43 % beztiglich der Taktfrequenz bzw. 35 % beziiglich der
Energieaufnahme. Umgekehrt sind bei einer Erweiterung der Subschwellbibliothek
Verbesserungen der Eigenschaften von CoreVA ULP zu erwarten.

Die minimale Versorgungsspannung des konventionellen Prozessors betragt 700 mV
und liegt damit deutlich oberhalb des Subschwellbereichs und deutlich hoher als die
minimale Versorgungsspannung des Subschwellprozessors. Dies unterstreicht die
Notwendigkeit einer speziell fiir den Subschwellbetrieb optimierten Standardzellen-
Bibliothek. Die Taktfrequenz des konventionellen Prozessors betrdgt in diesem
Betriebspunkt 42,5 MHz und der Energiebedarf 21,63 pJ. Damit erreicht der konven-
tionelle Prozessor nicht die gleiche Energieeffizienz wie der Subschwellprozessor in
seinem optimalen Betriebspunkt.

8.7 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden die Messverfahren und Messergebisse des Subschwell-
prozessors CoreVA ULP vorgestellt und diskutiert. Im Stichprobenmittel und bei

147



8 Eigenschaften des Subschwellprozessors

—e— Subschwell-Prozessor —e— Subschwell-Prozessor
—m— konventioneller Prozessor —m— konventioneller Prozessor
T I I T 150 | | | |
108 >
b
T =
E 100 5
= 50
10°
104 | | | | 0 | | | |
0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2
Vop [V] Vop [V]
(a) Maximale Taktfrequenz (b) Energiebedarf

Abbildung 8.6: Vergleich der gemessenen Eigenschaften des Subschwellprozessors
und des konventionellen Prozessors

aktiviertem Bypass erreicht der Prozessorkern einen minimalen Energiebedarf von
9,94 p] bei 325mV und 133,18 kHz. Bei der maximalen Versorgungsspannung von
1,2V erhohen sich Energiebedarf und Taktfrequenz auf 110,22 p] bzw. 94,3 MHz. Der
Subschwellbetrieb gestattet also Energieeinsparungen um etwa den Faktor 11. Unter
Beriicksichtigung der unbekannten Prozessbedingungen ergibt sich eine gute Uber-
einstimmung zwischen den gemessenen und simulierten Schaltungseigenschaften.
Die minimale Versorgungsspannung des adaptiven Prozessors liegt im Mittel bei
346,9mV. Sieben Exemplare bzw. 18,9 % arbeiten noch bei 200 mV korrekt. Durch
den Einsatz alternativer Taktkonzepte ist an dieser Stelle weiteres Potential durch
eine Verbesserung des Hold-Zeitverhaltens vorhanden. Im Vergleich mit dhnlichen
Implementierungen sticht der Subschwellprozessor durch seine architekturbedingt
hohe Leistungsfahigkeit hervor. Bei multiplikationslastigen Anwendungen besitzt
CoreVA ULP deutliche Vorteile beztiglich Laufzeit und Energiebedarf. Weiterhin
ist CoreVA ULP eine von wenigen Realisierungen, die auch fiir einen Betrieb bei
der nominellen Versorgungsspannung der jeweiligen Technologie ausgelegt sind
und damit kurzzeitig hohen Performanzanforderungen geniigen konnen. Eine kon-
ventionelle Prozessorvariante besitzt bei 1,2 V eine Taktfrequenz von 260 MHz und
einen Energiebedarf von 66,13 pJ pro Takt. Der Energiebedarf ist damit um etwa
40 % geringer als der des Subschwellprozessors bei maximaler Spannung. Allerdings
erreicht der konventionelle Prozessor lediglich eine minimale Versorgungsspannung
von 700 mV mit einem Energiebedarf von 21,63 p]. Damit kommt dieser Prozessor
dennoch nicht an die Energieeffizienz des Subschwellprozessors heran.
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8.7 Zusammenfassung

Neben einem Prozessorkern ist tiblicherweise ein Speicher mit wahlfreiem Zugriff
bzw. RAM als Komponente eines eingebetteten Systems erforderlich. Der Speicher
dient als Ablageort fiir den Programmcode und die zu verarbeitende Daten. Im
Rahmen der prototypischen ASIC-Realisierung wurden die eigentlichen Programm-
und Datenspeicher zundchst als konventionelle Speicher realisiert, da der Entwurf
von Speicher fiir den Subschwellbetrieb mit besonderen Herausforderungen verbun-
den ist. Der Entwurf und die Charakterisierung eines solchen Subschwellspeichers,
der als separate Komponente ebenfalls Teil des ASICs ist, wird im nachfolgenden
Kapitel behandelt.
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9 Subschwell-SRAM

Der zu dem in Kapitel 7 vorgestellten ASIC gehorende Subschwell-SRAM entstand
im Rahmen einer Kooperation mit der Fachgruppe Nanoelektronik der Universi-
tat Oslo, die fiir den Entwurf der zugehorigen Schaltkreise auf Schaltplan- und
Layout-Ebene verantwortlich war. Die Dimensionierung der Speicherzelle durch ein
Mehrzieloptimierungsverfahren wird in der Dissertation [12] sowie in [8] behandelt.
Schwerpunkte der Tatigkeiten im Zusammenhang mit dieser Arbeit waren die
Entwicklung einer Schnittstelle zur Integration des SRAMs in das CoreVA-System
sowie die messtechnische Charakterisierung der gefertigten Speicherexemplare.

Der in diesem Kapitel vorgestellte SRAM ist fiir den Betrieb mit niedrigen Versor-
gungsspannungen im Subschwellbereich ausgelegt. In diesem Betriebsbereich sind
gewohnliche SRAM-Implementierungen auf Basis konventioneller 6T-Speicherzellen,
wie in Abbildung 9.1a dargestellt, nicht zuverlassig funktionsfahig, da widerspre-
chende Anforderungen an die statischen Storabstdnde fiir Lesen und Schreiben
SNM;ead, SNMyrite [133] auftreten [18, 22, 34]. Wahrend fiir ein zerstorungsfreies Aus-
lesen einer Zelle eine Begrenzung des maximalen Auslesestroms notwendig ist, muss
fiir das Beschreiben ein hinreichend grofser Umschaltstrom gewéhrleistet sein. Dies
fiihrt zu einem Konflikt beziiglich der Dimensionierung der Passtransistoren M5, M6:
Fiir ein zerstorungsfreies Auslesen miissten diese mit moglichst kleinem Verhaltnis
W/L ausgelegt werden. Demgegentiber erfordert eine zuverldssige Beschreibbarkeit
einen grofien Wert fiir W/L. Bei nomineller Versorgungsspannung ldsst sich hier ein
Kompromiss finden, der beiden Anforderungen geniigt, da das innere Latch-Element
der 6T-Zelle M1 — M4 eine hohe Treiberstiarke besitzt, so dass die Gefahr des zerstoren-
den Auslesens relativ gering ist. Mit sinkender Versorgungsspannung nimmt diese
Treiberstirke jedoch ab, so dass die Dimensionierung der Passtransistoren immer
kritischer wird. Im Subschwellbereich ist selbst bei optimaler Dimensionierung
ein zerstorungsfreies Auslesen nicht mehr sichergestellt. Eine robuste Funktion
der SRAM-Zellen wird durch Prozess- und Temperaturschwankungen zusétzlich
erschwert [19, 37, 38]. Die Grenze der Versorgungsspannung, unterhalb der ein
6T-basierter SRAM nicht mehr praktikabel ist, liegt je nach Technologie etwa im
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9 Subschwell-SRAM

Bereich 0,5V bis 0,7V [18, 162]. Bei kleineren Spannungen sind daher Speicherzellen
mit zusdtzlichen Transistoren erforderlich, um die Probleme beziiglich Stabilitat
und Variabilitdt zu l6sen. In der Regel werden dabei Ansitze gewdhlt, die durch
zusitzliche Lesepuffer externe Verbindungen mit dem inneren Latch-Element wih-
rend des Auslesens vermeiden, so dass Auslesen und Beschreiben fiir Betrieb und
Zelldimensionierung entkoppelt sind, z.B. [18, 34, 79].

Fiir das hier behandelte Subschwell-SoC wurde ein SRAM auf Basis einer 9T-
Speicherzelle realisiert. Der Schaltplan dieser Speicherzelle ist in Abbildung 9.1b
einschliefdlich Dimensionierungsangaben und Transistortypen dargestellt. Die Topo-
logie der Zelle ist an [94] angelehnt, es wurden jedoch Modifikationen zur Verbesse-
rung der Eigenschaften bei niedrigen Versorgungsspannungen vorgenommen. Die
Transistoren M1 — M6 entsprechen der konventionellen 6T-Speicherzelle, wihrend mit
M7 —M9 ein zusétzlicher Puffer fiir differenzielles Auslesen aufgebaut ist. Die Pass-
transistoren M5, M6 werden nur fiir den Schreibvorgang genutzt. Es existieren daher
separate Wortleitungen fiir Schreibzugriffe (WWL) und Lesezugriffe (RWL). Die Dimen-
sionierung der Transistormafle erfolgte durch ein Mehrzieloptimierungsverfahren
fiir eine Versorgungsspannung von 300mV [8, 12]. Es kommen Transistortypen
verschiedener Schwellspannungen zum Einsatz, um weiteres Optimierungspotential
auszuschopfen. Das innere Latch-Element M1 — M4 ist aus HVT-Transistoren mit
einer Gateldnge von 170 nm aufgebaut, um die hier besonders wichtige statische
Verlustleistung zu reduzieren. Die vergrofierte Gatelange wirkt sich zudem positiv
auf das Ion/Iof-Verhiltnis aus [1] und die Streuung der Transistorparameter nimmt
durch die vergrofierte Gatefldche ab (vgl. Gleichung 2.21). Zur Optimierung der
Beschreibbarkeit ist das innere Latch-Element mit einer virtuellen Spannungsver-
sorgung Vpp yirt verbunden, die wahrend des Schreibvorgangs deaktiviert wird,
so dass sich praktisch SNMyyite = —Vpp ergibt. Gemafs Monte-Carlo-Simulationen
weisen in der verwendeten 65-nm-Technologie die PMOS-Transistoren bei glei-
chen Abmessungen eine deutlich geringere Streuung des Drain-Stromes als die
NMOS-Transistoren auf. Im Fall der Passtransistoren M5, M6 ergibt sich bei einer Ver-
sorgungsspannung von 300 mV bei vergleichbarem Drain-Strom eine Reduktion des
Variationskoeffizienten o/ von 42 % durch die Verwendung eines PMOS-Transistors
anstelle eines NMOS-Transistors. Im Interesse geringer Leckstrome sind diese Tran-
sistoren als PMOS-HVT-Typ ausgefiihrt. Die Transistoren My bis Mg stellen ein
differenzielles Lesesignal auf den Bitleitungen fiir ein zerstorungsfreies Auslesen
zur Verftigung. Diese Transistoren sind zur Beschleunigung des Lesevorgangs vom
PMOS-LVT-Typ. Gegeniiber NMOS-LVT-Transistoren ergibt sich eine Verringerung
des Variationskoeffizienten um 22 % sowie eine absolute Abnahme des Drain-Stroms
von 78 %. Dieser Strom reicht jedoch aus, um eine der Schreibgeschwindigkeit
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9 Subschwell-SRAM

dhnliche Lesegeschwindigkeit zu realisieren, so dass der Vorteil des verringerten
Variationskoeffizienten tiberwiegt. Auf die statische Verlustleistung hat die Wahl
des LVT-Transistortyps an dieser Stelle nur einen untergeordneten Einfluss, da die
Leckstrome iiber die Bitleitungen durch periphere Pull-Down-Transistoren vom
SVT-Typ im Leseverstdarker begrenzt werden.

Das Subschwell-SoC enthilt jeweils zwei 9T-SRAM-Blocke der Grofien 16 x 32
und 64 X 32 bit, so dass jedes Exemplar des Bausteins 5120 9T-Speicherzellen
enthdlt. Die relativ geringe Speichergrofle ist unter anderem durch die hierfiir zur
Verfiigung stehende Chipfldche begriindet. Zudem ergeben sich beim Auslesen um
so ausgepragtere Spannungspegel auf den Bitleitungen, je weniger Speicherzellen
an diesen angeschlossen sind. Daher ist bei einer geringeren Speichergrofie mit
einer hoheren Robustheit zu rechnen. Die umgesetzten Konzepte lassen sich jedoch
ungeachtet dessen auch auf grofiere Speicherblocke anwenden. Die Speicherzelle
besitzt eine Nettofliche von 2,86 um?. Einschlielich peripherer Schaltkreise wie
Adressdekoder sowie Schreib- und Leseverstirker ergibt sich eine effektive Flache
von 4,61 um? pro Bit. Diese Werte sind vergleichbar mit vielen aktuellen Subschwell-
SRAM-Entwiirfen, z.B. [99, 150]. Der gegentiiber konventionellem 6T-SRAM deutlich
hohere Flachenbedarf ist zur Unterbringung der zusitzlichen Transistoren und
grofieren Gateflachen jedoch unvermeidbar, um die Herausforderungen beziiglich
Stabilitdat und Variabilitdt zu 16sen.

Bei der Anbindung der 9T-SRAM-Blocke an das Subschwell-SoC sind zwei wesentli-
che Anforderungen zu erfiillen. Einerseits soll eine detaillierte Charakterisierung
der einzelnen Komponenten des Speichers beziiglich zeitlichem und energetischem
Verhalten moglich sein, andererseits der Speicher jedoch auch durch die Subschwell-
prozessoren beispielsweise als Scratchpad-Speicher genutzt werden kénnen. Diese
Anforderungen werden dadurch erfiillt, dass der Speicher {iber Pegelwandler sowie
Daten- und Kontrollregister als Hardwareerweiterung an das CoreVA-System des
SoC angebunden ist. Die Ablaufsteuerung der Lese- und Schreibzugriffe erfolgt
dabei programmbasiert durch den jeweils aktiven Prozessorkern des SoC. Die
Steuersequenz eines Lesevorgangs besteht aus folgenden Schritten:

1. Setzen des Bits zum Vorladen der Bitleitungen im Kontrollregister und Schrei-
ben der Speicheradresse in das Adressregister

2. Loschen des Bits zum Vorladen der Bitleitungen und Setzen des Bits zum
Aktivieren der ausgewdhlten Lese-Wortleitung im Kontrollregister

3. Setzen des Bits zum Aktivieren des Leseverstarkers im Kontrollregister
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4. Auslesen des Datenregisters

5. Loschen der Bits zum Aktivieren der Lese-Wortleitung und des Leseverstirkers
im Kontrollregister

Ein Schreibvorgang wird durch folgende Steuersequenz ausgefiihrt:

1. Schreiben der Speicheradresse in das Adressregister und der zu schreibenden
Daten in das Datenregister

2. Setzen des Bits zum Aktivieren der ausgewdhlten Schreib-Wortleitung im
Kontrollregister

3. Loschen des Bits zum Aktivieren der ausgewihlten Schreib-Wortleitung im
Kontrollregister

Das zeitliche Verhalten des Subschwellspeichers wird durch das Einfiigen von War-
teschleifen zwischen den einzelnen Teilschritten berticksichtigt. Zur Ermittlung der
minimal benétigten Verzogerungen wird ein Lese- oder Schreibzugriff probeweise
ausgefiihrt und das Resultat anschlieffend auf Korrektheit tiberpriift. Bei einem
Lesetest wird dazu zunéchst ein Datum mit als sicher anzusehenden Verzogerungen
in den Speicher geschrieben und dann ein Lesezugriff mit der zu testenden Verzo-
gerungskonfiguration ausgefiihrt. Bei einem Schreibtest wird das Datum mit der
zu testenden Verzogerungskonfiguration in den Speicher geschrieben und dann
durch einen Lesezugriff mit sicheren Verzdgerungszeiten wieder ausgelesen. Es wird
jeweils verglichen, ob geschriebenes und gelesenes Datum iibereinstimmen, wobei
nacheinander verschiedene Bitmuster getestet werden. Die Bestimmung der mini-
malen Verzogerungszeiten erfolgt dhnlich der Charakterisierung der Prozessorkerne
nach Abschnitt 8.1 durch ein Bisektionsverfahren. Die Auflosung der zeitlichen Cha-
rakterisierung ist durch die Taktfrequenz des Prozessors, auf dem das Testverfahren
ausgefiithrt wird, begrenzt, so dass sich nur etwa unterhalb von 500 mV genaue An-
gaben ermitteln lassen. Da dieser Spannungsbereich jedoch von primadrem Interesse
tiir den Betrieb des Subschwellspeichers ist, ist diese Einschrankung akzeptabel.
Der Speicher ist mit den schnellstmoglichen Schreib- und Lesesequenzen jedoch bis
hinauf zur nominellen Versorgungsspannung von 1,2 V korrekt funktionsfahig. Die
Bestimmung des Energiebedarfs erfolgt bei jeweils maximaler Lese- bzw. Schreibge-
schwindigkeit und abwechselnd invertiertem Bitmuster zur Erzeugung maximaler
Schaltaktivitat. Zur Ermittlung der Haufigkeit von Bitfehlern wird bei ausreichend
hoher (sicherer) Spannung ein Datum in den Speicher geschrieben und anschlieflend
die Spannung fiir 10 Sekunden auf einen niedrigeren Wert abgesenkt. Anschliefiend
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9 Subschwell-SRAM

wird die Spannung wieder angehoben, das Datum ausgelesen und auf Korrektheit
uberpriift.

Die nachfolgend behandelten Messergebnisse beziehen sich der Einfachheit hal-
ber, mit Ausnahme der Bitfehler-Betrachtung, auf den 64 x 32-Speicherblock. Der
16 x 32-Block zeigt prinzipiell vergleichbare Eigenschaften, wobei erwartungsgemaf3
eine etwas hohere Geschwindigkeit und Energieaufnahme zu beobachten ist. Die
maximale Frequenz fiir Schreib- und Lesevorginge ist in Abbildung 9.2a und der
zugehorige Energiebedarf pro 32-bit-Operation in Abbildung 9.2b dargestellt. Der
minimale Energiebedarf von 529 ] bis 620 f], gemittelt fiir Schreib- und Lesezugriffe,
tritt je nach Exemplar im Bereich 300 mV bis 350 mV mit einer Haufung bei 320 mV
auf, und damit nahe des Energieminimums des Subschwellprozessors (vgl. Kapi-
tel 8.3). Bei 320mV betrédgt die maximale Frequenz 330 kHz bis 1016 kHz und die
aktive Leistungsaufnahme 246 nW bis 605nW. Im inaktiven Zustand betrdgt die
durchschnittliche statische Verlustleistung pro Bit 17,8 pW bei 300 mV und 25,4 pW
bei 400 mV.

Abbildung 9.2¢ zeigt die relative Haufigkeit von Bitfehlern bezogen auf die Ge-
samtheit der Bits aller getesteten Exemplare im inaktiven Zustand bei abgesenkter
Versorgungsspannung. Der erste Bitfehler tritt bei einer Spannung von 273 mV auf,
wiahrend die ndchsten Bitfehler nach einer Liicke bei 242 mV auftreten. Bei 171 mV
weisen 1 % der Speicherzellen Bitfehler auf. Geht man von der oben genannten mini-
malen Versorgungsspannung von 500 mV bis 700 mV fiir eine 6T-Speicherzelle aus, so
bietet die 9T-Speicherzelle eine Verbesserung der minimalen Versorgungsspannung
von 180 mV bis 380 mV gegentiber einer 6T-Speicherzelle, wenn man davon ausgeht,
dass im Energieminimum bei 320 mV auch bei einem grofieren Speicherblock keine
Bitfehler auftreten. Eine Verbesserung der minimalen Versorgungsspannung kann
durch den Einsatz fehlerkorrigierender Codes zur Rekonstruktion verfdlschter Bits
erzielt werden.

Es existiert bereits eine grofiere Zahl an veroffentlichten Subschwell-SRAM-
Implementierungen, in denen unterschiedliche Ansdtze zum Losen der oben
beschriebenen Herausforderungen eingesetzt werden. Tabelle 9.1 stellt die Eigen-
schaften des hier prasentierten Subschwell-SRAMs sechs dhnlichen, reprasentativen
Implementierungen gegeniiber. Weitere Realisierungen finden sich etwa in [85, 86,
105, 138, 140, 151-153, 155]. Es fdllt zundchst auf, dass einige Implementierungen aus
der Tabelle eine relativ hohe Taktfrequenz auf Kosten hoherer Verlustleistung und
Energie erreichen. Das kann z.B. auf unterschiedliche eingesetzte Transistortypen
(LP/GP oder unterschiedliche Schwellspannungen) zuriickzufiihren sein. Eine
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9 Subschwell-SRAM

Sonderposition nimmt [173] ein, der einzige aufgefiihrte Speicher auf Basis einer
(modifizierten) 6T-Bitzelle. Zwar erreicht diese Implementierung interessanterweise
den geringsten Wert beziiglich der minimalen Versorgungsspannung, allerdings
wird dies durch die grofite effektive Zellflache, die hochste Energie pro Zugriff,
die zweithochste statische Verlustleistung und die geringste Taktfrequenz im
Energieminimum erkauft. Zudem setzt die Implementierung eine Regelung der
Substratspannung zur Angleichung von NMOS- und PMOS-Leitfahigkeit ein. Dies
unterstiitzt die obige Aussage, dass eine 6T-Bitzelle im Subschwellbereich nicht
praktikabel ist, also beziiglich der meisten Eigenschaften Nachteile gegeniiber
anderen Implementierungen aufweist.

Der hier préasentierte Subschwell-SRAM besitzt im Vergleich die zweitkleinste reale
und effektive Zellflache. Dabei ist zu berticksichtigen, dass die Implementierung
eine relativ kleine, namlich die zweitkleinste Blockgrofie und dadurch einen relativ
grofsen Flachenbedarf durch periphere Schaltkreise (Leseverstarker, Adressdekoder)
aufweist. Die effektive Zellfldche liefSe sich daher durch eine grofiere Blockkapazitat
reduzieren. Beziiglich des minimalen Energiebedarfs pro Bit und Zugriff weist
der Subschwell-SRAM den zweitbesten Wert aus dem Vergleichsfeld auf, wobei
allerdings zu bedenken ist, dass in drei Veroffentlichungen anstelle von Daten tiber
den minimalen Energiebedarf lediglich Werte bei einer bestimmten Versorgungs-
spannung angegeben sind. Die Versorgungsspannung, bei der dieser minimale
Energiebedarf erzielt wird, ist geringer als bei den tibrigen Implementierungen.
Dennoch ist die Taktfrequenz des Subschwell-SRAMSs bei dieser Spannung ho-
her als bei der Hilfte der Referenzen. Die statische Verlustleistung bei 300 mV
bewegt sich etwa im Mittelfeld der SRAM-Realisierungen, ebenso wie die minimale
Versorgungsspannung.

9.1 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde ein in Kooperation mit der Fachgruppe Nanoelektronik der
Universitat Oslo entwickelter Subschwell-SRAM betrachtet, der auf einer 9T-Zelle
basiert. Der reale Flichenbedarf dieser SRAM-Zelle betrégt 2,83 um? und ist im
Vergleich mit dhnlichen Implementierungen gering. Fiir einen SRAM-Block der Grofe
64 x 32 ergibt sich eine minimale Energieaufnahme von 17,8 f] pro Bit und Zugriff
bei 320 mV und 761 kHz. In einem Vergleich mit sechs weiteren Implementierungen
ist dies der zweitniedrigste Energiebedarf. Der 9T-SRAM besitzt eine minimale
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9 Subschwell-SRAM

Versorgungsspannung von 273 mV und eine statische Verlustleistung von 17,8 pW
pro Bit bei 300 mV. Diese Werte sind vergleichbar mit &hnlichen Implementierungen.
Eine weitere Verbesserung der Energie- und Verlustleistungswerte ldsst sich durch
eine Erhohung der Blockgrofie erzielen, da sich hierdurch der Anteil der peripheren
Schaltkreise (Adressdekoder, Leseverstarker usw.) reduzieren lasst.

Das nachfolgende Kapitel befasst sich mit einer anderen Teilkomponente der prototy-
pischen ASIC-Realisierung, der Takt- und Energieverwaltung des Subschwellprozes-
sors. Auflerdem wird eine adaptive Spannungs- und Frequenzsteuerung vorgestellt,
die die dynamische Kompensation von Prozess- und Betriebsbedingungen erlaubt.
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10 Takt- und Energieverwaltung

Zur Minimierung des Energiebedarfs einer integrierten Digitalschaltung ist es vor-
teilhaft, die Versorgungsspannung und die Taktfrequenz zur Laufzeit durch DVFS
so niedrig wie moglich zu wéhlen. Der Einsatz von DVFS stellt hohere Anforderun-
gen an Hilfsschaltungen als bei konventionellem Schaltungsbetrieb mit konstanter
Frequenz und Spannung. So miissen Spannungsregler und Frequenzgenerator in der
Lage sein, ihre Ausgangssignale dynamisch den Anforderungen anzupassen, wobei
eine Schaltungsfehlfunktion durch ein ungiiltiges Taktsignal, durch eine unzuléssige
Versorgungsspannung oder durch eine unzulédssige Kombination aus Taktfrequenz
und Versorgungsspannung wéhrend des gesamten Anpassungsvorgangs verhindert
werden muss. Eine weitere Reduktion des Energiebedarfs ist durch Bereitschafts-
modi moglich, indem wahrend Phasen ohne Rechenbedarf Schaltungsteile durch
Abschalten des Taktsignals (Clock Gating) oder der Spannungsversorgung (Power
Gating) deaktiviert werden. Hierbei muss sicher gestellt sein, dass sich sie Schaltung
nach dem Verlassen eines Bereitschaftsmodus in einem giiltigen Zustand befindet. In
Abschnitt 10.1 wird ein Modul vorgestellt, das das CoreVA-Prozessorsystem um sol-
che Moglichkeiten zur dynamischen Energieeinsparung bzw. Performanzanpassung
erweitert.

Eine besondere Herausforderung bei der Steuerung von Versorgungsspannung und
Taktfrequenz ergibt sich beim Subschwellbetrieb einer Schaltung. Durch die hohe
Empfindlichkeit der Schaltungseigenschaften gegeniiber Prozess- und Betriebspara-
meterschwankungen in diesem Bereich kommt es zu einer starken Variation der
maximalen Taktfrequenz bei einer gegebenen Spannung. Die fiir DVFS verwendeten
Spannungs-Frequenz-Kombinationen miissen also in diesem Fall stets die ungiins-
tigste Parameterkonstellation abdecken d.h. grofie Sicherheitsreserven einkalkulieren.
Dies wirkt sich jedoch nachteilig auf die Energieeffizienz der Schaltung aus. Aus
diesem Grund wurde eine adaptive Spannungs- und Frequenzsteuerung entwickelt,
die eine Kompensation solcher Parameterschwankungen zur Laufzeit ermoglicht.
Dieses System wird in Abschnitt 10.2 erldutert.

161



10 Takt- und Energieverwaltung

10.1 Hardware-Erweiterung PPMU

Zur Realisierung einer DVFS-Unterstiitzung fiir das CoreVA-System wurde ein Takt-
und Energieverwaltungsmodul (Performance and Power Management Unit, PPMU)
entwickelt [185]. Die PPMU kann wahlweise als interne oder externe Hardware-
Erweiterung an das CoreVA-System angebunden werden und ist nicht an die
CoreVA-ULP-Systemumgebung oder das DB-CoreVA-Modul gebunden. Daher
ist der Kontrollpfad plattformunabhingig, so dass eine einfache Portierung auf
verschiedene Zielplattformen moglich ist. Im Rahmen dieser Arbeit wurde eine
Untersttitzung fiir die FPGA-Familien Xilinx Spartan-6 [165] und Virtex-II [170]
implementiert.

Abbildung 10.1 zeigt vereinfacht den schematischen Aufbau der PPMU. Die Erzeu-
gung von Taktsignalen erfolgt plattformspezifisch durch entsprechende dedizierte
FPGA-Ressourcen. In der Virtex-II-Implementierung stehen hierfiir zwei statisch
konfigurierte digitale Taktmanager (engl. Digital Clock Manager, DCM) [170] zur
Verfiigung. Fiir die Spartan-6-Implementierung kommen wahlweise ein oder zwei
DCMs oder eine Phasenregelschleife (engl. Phase-Locked Loop, PLL) [166] zum Einsatz.
Fiir FPGAs mit einem grofieren Umfang nutzbarer Taktressourcen wie etwa Xilinx
Virtex-5 [169] ist auch die Verwendung mehrerer PLLs und/oder DCMs denkbar.
Die Parameter der Frequenzsynthese — Multiplikator und Divisor - lassen sich zur
Laufzeit modifizieren, was im Falle der DCMs durch eine SPI!-Schnittstelle [166],
im Falle der PLL durch ein spezielles Rekonfigurations-Protokoll [87] erfolgt. Die
Nutzung der PLL bietet gegeniiber den DCMs den Vorteil eines grofseren moglichen
Frequenzbereichs, geringerer Jitter-Werte? sowie der simultanen Erzeugung meh-
rerer Takte mit feinschrittigen Phasenverschiebungen [165-167]. Die letztgenannte
Mobglichkeit wird im Falle einer ASIC-Realisierung zur Kompensation von Signal-
laufzeiten durch Pad-Zellen und Leiterbahnen auf dem externen Systembus des
CoreVA-Systems genutzt. Nach dem Rekonfigurieren der DCMs bzw. PLLs ist ein
erneutes Einrasten derer internen Regelschleifen erforderlich, wahrenddessen jeweils
kein stabiles Taktsignal verfiigbar ist und das CoreVA-System daher angehalten
werden muss. Der simultane Einsatz mehrerer DCMs oder PLLs gestattet dagegen
das schnelle Umschalten zwischen zwei vorkonfigurierten Frequenzen innerhalb
einer Taktperiode durch einen Taktmultiplexer, wodurch derartige Verzogerungen
vermieden werden. Eine Rekonfiguration der jeweils nicht durch den Taktmultiplexer

L Serial Peripheral Interface
2 Zufillige sowie deterministische Abweichungen zwischen idealer und realer Periodendauer
und/oder Phasenlage
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Abbildung 10.1: Blockschaltbild der PPMU

selektierten DCM oder PLL erfordert kein Anhalten des CoreVA-Systems, wodurch
derartige Rekonfigurationen im Hintergrund durchgefiihrt werden kénnen. Das
Eingangstaktsignal der DCMs oder PLLs kann von einer beliebigen geeigneten Takt-
quelle stammen. Im Falle des DB-CoreVA kommt hierfiir ein dedizierter 100-MHz-
Quarzoszillator zum Einsatz.

Da die DCMs und PLLs der verwendeten FPGA-Familien beziiglich der erzeugten
Frequenzen Minimalvorgaben von einigen MHz aufweisen, kann dem vorstehend
beschriebenen Basistaktgenerator durch einen weiteren Taktmultiplexer ein Taktteiler
nachgeschaltet werden, um niedrigere Taktfrequenzen fiir den Subschwellprozessor
generieren zu konnen. Die zédhlerbasierte Implementierung des Taktteilers ist in
Abbildung 10.2 dargestellt. Der Zahler wird mit jeder steigenden Flanke des Ein-
gangstaktsignals inkrementiert und mit dem eingestellten Schwellwert dv verglichen.
Bei Erreichen des Schwellwertes wird im ndchsten Takt der Zahler zuriick gesetzt
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clk_in
en

dv

L clk_out
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Abbildung 10.2: Aufbau des zdhlerbasierten Taktteilers

und der Zustand des Ausgangstaktes invertiert. Das Teilungsverhiltnis betrdagt damit
1:2(dv + 1). Da das Ausgangstaktsignal direkt durch ein Flipflop generiert wird,
konnen keine Storimpulse auftreten. Bei der Verwendung des Taktteiler ist allerdings
aufgrund der Implementierung unter Nutzung der normalen FPGA-Logikressourcen
mit verschlechterten Jitter-Eigenschaften zu rechnen [166]. Dies ist angesichts der
in diesem Fall niedrigen erzeugten Taktfrequenzen jedoch unproblematisch. Uber
einen weiteren Taktmultiplexer besteht zusdtzlich die Moglichkeit ein externes Takt-
signal einzuspeisen. Dies kann etwa das Ringoszillator-Signal der in Abschnitt 10.2
vorgestellten adaptiven Spannungs- und Frequenzsteuerung sein.

Ein Clock-Gate sorgt dafiir, dass wahrend der Rekonfiguration das Ausgangstaktsi-
gnal deaktiviert ist, da es wie oben erwdhnt andernfalls durch einen instabilen Takt
zu einem Fehlverhalten der angeschlossenen Schaltung kommen kann. Die Kontroll-
logik der PPMU sorgt wihrenddessen auch dafiir, dass sich der CoreVA-Systembus
sowie die daran angeschlossenen Einheiten in einem konsistenten Wartezustand
befinden.

Neben den Moglichkeiten zur dynamischen Takterzeugung bietet die PPMU auch
Mechanismen zur dynamischen Spannungsskalierung. Dazu ist eine SPI-Schnittstelle
vorhanden, iiber die ein geeigneter externer Spannungsregler konfiguriert werden
kann. Im Falle der DB-CoreVA-Realisierung erfolgt die Einstellung des variablen
Spannungsreglers durch ein digital konfigurierbares Potentiometer. Dieses Konzept
ist sowohl auf Linearregler als auch auf Schaltregler anwendbar. Wahrend einer
aktiven Spannungsdnderung wird das Ausgangstaktsignal deaktiviert, um Schal-
tungsfehlfunktionen in Folge des Reglerverhaltens zu vermeiden. Ein Statussignal
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vom Spannungsregler teilt der PPMU mit, ob eine stabile Versorgungsspannung
verfligbar ist.

Zur Energieeinsparung wiahrend Phasen ohne Rechenbedarf stellt die PPMU Be-
reitschaftsmodi durch Clock-Gating und Power-Gating zur Verfiigung. Im ersten
Bereitschaftsmodus (Sleep-Modus) wird das Ausgangstaktsignal durch das vorhan-
dene Clock-Gate deaktiviert, um alle dynamischen Verluste der angeschlossenen
Schaltung zu eliminieren. Da zum Reaktivieren der Schaltung lediglich das Taktsignal
wieder freigegeben werden muss, ist ein schnelles Aufwachen aus dem Sleep-Modus
moglich, der Prozessor setzt den Betrieb dann unmittelbar an derjenigen Programm-
stelle fort, an der er bei Eintritt in den Sleep-Modus zuvor angehalten wurde. Im
zweiten Bereitschaftsmodus (Hibernate-Modus) wird neben dem Taktsignal zusatzlich
die Versorgungsspannung deaktiviert, so dass auch statische Verluste praktisch nicht
mehr vorhanden sind. In diesem Fall treten langeren Aufwachzeiten auf, da zunéchst
die Spannungsversorgung stabil wiederhergestellt sein muss. Da CoreVA ULP keine
integrierte Power-Gating-Funktionalitit besitzt, wird das Abschalten in diesem Fall
durch eine entsprechende Konfiguration des Spannungsreglers fiir eine Versorgungs-
spannung von 0V erreicht. Daher wird die Aufwachzeit in diesem Fall mafigeblich
durch das Einschalt- bzw. Regelverhalten des Spannungsreglers bestimmt. Der Pro-
zessor muss nach dem Verlassen des Hibernate-Modus die Programmausfiihrung ab
Programmbeginn starten. Dazu wird durch die PPMU kurzzeitig das Riicksetzsignal
des Prozessors aktiviert. Durch eine geeignete Startsequenz kann ggf. der vorherige
Prozessorzustand programmbasiert rekonstruiert werden. Alternativ ist eine Absen-
kung der Versorgungsspannung auf einen geeigneten Wert grofier 0 V moglich, so
dass der Prozessorzustand erhalten bleibt (Retention-Modus). Das Aufwachen kann
innerhalb der PPMU durch zwei Ereignisse ausgelost werden. Einerseits ist ein Zeit-
geber vorhanden, durch den ein Bereitschaftsmodus automatisch nach Ablauf einer
bestimmten Zeitspanne beendet wird. Alternativ ist die Reaktivierung auch durch
eine Unterbrechungsanforderung (Interrupt) moglich, um auf beliebige Ereignisse
reagieren zu konnen.

Die Konfiguration aller PPMU-Einstellungen erfolgt durch Kontroll- und Statusre-
gister anwendungsgesteuert iiber die interne oder externe Hardwareerweiterungs-
Schnittstelle des CoreVA-Systems. Fiir diese Schnittstelle ist die Verwendung ver-
schiedener Taktquellen moglich, bei Verwendung der PPMU als interne Hard-
wareerweiterung handelt es hierbei im Normalfall etwa um das von der PPMU
selbst erzeugte CPU-Taktsignal. Da die Steuerlogik der PPMU jedoch mit einem
kontinuierlichen, definierten Takt betrieben werden muss, ist eine Synchronisa-
tion zwischen der MMIO-Schnittstelle und den PPMU-internen Komponenten

165



10 Takt- und Energieverwaltung

erforderlich. Dies wird durch entsprechende Quittierungssignale zwischen dem
zentralen PPMU-Zustandsautomaten und einem eingangsseitigen Synchronisations-
Zustandsautomaten realisiert.

Die PPMU benétigt nur eine relativ geringe Menge an FPGA-Ressourcen. In der
Spartan-6-Implementierung belegt die Kontrolllogik der PPMU 230 Slices, dies
entspricht etwa 1,5 % der verfiigbaren Slices des verwendeten FPGA-Typs. Zusétzlich
werden vier von 16 Taktpuffern sowie eine von sechs vorhandenen PLLs zur
Takterzeugung benotigt.

Wihrend die PPMU die grundlegenden Mechanismen fiir DVFS und Bereitschafts-
modi auf Hardwareebene bereit stellt, entfillt die tibergeordnete Koordination
der Performanz- und Energieverwaltung auf die Anwendungssoftware. Dies kann
etwa auf Betriebssystem-Ebene erfolgen. Hier kann auch entschieden werden, ob
durch die dynamische Bypass-Abschaltung fiir die jeweils aktive Anwendung eine
Verbesserung der Ressourceneffizienz erzielt werden kann. Bei der Modifikation
von PPMU- und/oder Bypass-Konfiguration ist die Einhaltung einer festgelegten
Reihenfolge beziiglich der Anderung der einzelnen Parameter erforderlich, um eine
korrekte Schaltungsfunktion zu garantieren. Insbesondere muss sichergestellt sein,
dass die eingestellte Taktperiode zu jedem Zeitpunkt grofer als die Verzogerungszeit
des durch die Bypass-Konfiguration bestimmten kritischen Pfades bei der jeweiligen
Versorgungsspannung ist. Daher muss bei einer Erhohung der Taktfrequenz zuvor
die Versorgungsspannung erhoht und/oder der Bypass deaktiviert werden. Bei
einer Verringerung der Taktfrequenz darf die Reduktion der Versorgungsspannung
und/oder die Aktivierung des Bypass erst nach der Frequenzanderung erfolgen.

10.2 Adaptive Spannungs- und Frequenzsteuerung

Die hohe Empfindlichkeit von Subschwellschaltungen beziiglich Fertigungs- und
Betriebsparametern stellt besondere Herausforderungen nicht nur an den Entwurf
sondern auch an den Betrieb dieser Schaltungen. Der klassische Ansatz zur Hand-
habung von Parameterschwankungen bei integrierten Digitalschaltungen ist die
Annahme einer hinreichend geringen Taktfrequenz, mit der das System auch unter
ungiinstigsten Bedingungen noch fehlerfrei betrieben werden kann. Wenngleich
dieser Ansatz prinzipiell auch auf Subschwellschaltungen anwendbar ist, so ist er
in diesem Fall doch tibermifiig pessimistisch. Gerade wegen der grofien Streuung
der Schaltungseigenschaften im Subschwellbetrieb sind die meisten gefertigten
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Exemplare in der Lage, mit wesentlich grofieren Taktfrequenzen zu arbeiten als
unter der Annahme der schlechtesten Betriebsbedingungen. Zur Einschédtzung die-
ses Effektes sollen erneut die Messergebnisse des Subschwellprozessors betrachtet
werden: Bei 1,2V betragen die minimal und maximal gemessenen Frequenzen
85MHz und 100 MHz. Dies entspricht Abweichungen von -9,9 % und +6,0 % vom
Stichprobenmittel. Bei 325 mV dagegen liegen minimale und maximale Frequenzen
bei 95kHz und 160 kHz, entsprechend Abweichungen von -28,7 % und +20,1 %
vom Mittelwert. Wiirden alle Exemplare bei dieser Spannung mit 95 kHz betrieben,
so wire bei den besten Exemplaren die Performanz um den Faktor 1,7 niedriger
als notwendig. Neben der Verringerung der Performanz wire ein weiterer Nachteil
eine unnotige Erhohung der pro Takt benotigten Energie, da mehr statische Verluste
wihrend der verlangerten Taktperiode akkumuliert wiirden.

Eine Moglichkeit zur Kompensation von Parameterschwankungen ist die Verwen-
dung einer variablen Substratvorspannung (auch Back-Gate-Steuerung oder Body
Biasing genannt). Aufgrund des Substrateffekts hiangt die Schwellspannung von
der Source-Bulk-Spannung Usp eines Transistors ab. Da nach Gleichung 2.3 die
Schwellspannung exponentiellen Einfluss auf den Drain-Strom im Subschwell-
bereich hat, geniigt hierdurch bereits eine relativ geringe Substratvorspannung,
um eine signifikante Verdnderung der Leitfdhigkeit zu erzielen und somit Prozess-
oder Betriebsparameterabweichungen zu kompensieren. Geht man davon aus, dass
diese Effekte gleichermafien auf alle Transistoren einer integrierten Schaltung wir-
ken, so geniigt eine einheitliche Substratvorspannung fiir alle NMOS- und/oder
PMOS-Transistoren. Eine Vorwértsvorspannung (d.h. Usg > 0V fiir einen NMOS-
Transistor) fithrt dabei zu einer Reduktion der Schwellspannung und damit zu einer
Leitfahigkeitszunahme. Analog ergibt eine Riickwértsvorspannung eine Abnah-
me der Leitfdhigkeit. Zu beachten ist, dass eine Substratvorspannung zu einem
Stromfluss durch die Source-Bulk-Dioden aller Transistoren fiihrt und damit zur
statischen Verlustleistung der Schaltung beitrdgt. Insbesondere der Einsatz einer
Vorwaértsvorspannung ist daher nur eingeschrankt sinnvoll, da in diesem Fall die
Source-Bulk-Dioden in Flussrichtung betrieben werden, wodurch zusétzlich die
Gefahr eines Latch-Ups' besteht.

Eine variable Substratvorspannung kann prinzipiell auf unterschiedliche Ziele
ausgerichtet sein. Eine Moglichkeit besteht darin, durch Prozessschwankungen
verursachte Unterschiede zwischen NMOS- und PMOS-Transistoren beziiglich der
Leitfahigkeit zu korrigieren (schneller NMOS, langsamer PMOS, oder umgekehrt)

1" Ausbildung eines niederohmigen Strompfades zwischen Versorgungsspannung und Masse, wo-
durch das Halbleiterbauelement ohne geeignete Schutzmafinahmen thermisch zerstort wird.
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[54, 120, 121]. Hierdurch ldsst sich ein symmetrisches Schaltverhalten fiir steigende
und fallende Signalflanken sowie maximale Storabstdnde auch unter ungiinstigen
Prozessbedingungen erreichen und somit die Robustheit optimieren.

Ein anderer Ansatz zielt auf die Minimierung der statischen Verlustleistung ins-
besondere im Bereitschaftsmodus ab [69, 76, 110]. Wahrend eine grofiere Riick-
wartsvorspannung die Leitfadhigkeit der Transistoren herabsetzt und dadurch den
durch Subschwellstrome verursachten Anteil der statischen Verlustleistung reduziert,
kommt es durch Band-zu-Band-Tunneln zu einem zunehmenden Stromfluss durch
die in Sperrrichtung betriebenen Source-Bulk-Dioden. Es existiert daher eine opti-
male Riickwirtsvorspannung, bei der die gesamte statische Verlustleistung minimal
ist. Dieser Betriebspunkt kann durch geeignete Mess- und Regelschaltungen erreicht
werden.

Die Verwendung einer adaptiven Substratvorspannung kann auch der Korrektur
der dynamischen Eigenschaften einer Schaltung, insbesondere der maximalen Takt-
frequenz unter dem Einfluss von Parameterschwankungen dienen [71, 72, 103, 148,
149]. Die nachfolgende Diskussion bezieht sich auf diese Art der Kompensation von
Parameterschwankungen. Dabei kommen PLL- oder DLL!-Regelstrukturen zum
Einsatz, die eine optimale Substratvorspannung zum Erreichen einer vorgegebenen
Taktfrequenz generieren. In bisherigen Ansiatzen kommen dazu Kopien des kritischen
Pfades (Replikatschaltung) zum Einsatz, um dessen zeitliches Verhalten unter den
aktuellen Prozess- und Betriebsbedingungen zu ermitteln. Die Regelschleife passt
nun die Substratvorspannung so an, dass es zu einer Ubereinstimmung zwischen
der Verzogerungszeit der Replikatschaltung und der vorgegebenen Taktperiode
kommt. Ein Nachteil dieser Herangehensweise ist die Erfordernis eines zuséatz-
lichen Spannungsreglers zur Bereitstellung der Substratvorspannung, wodurch
der Schaltungsaufwand und damit die Kosten steigen. Zudem muss der Regler
der Substratvorspannung eine hohe Effizienz aufweisen, um den Leistungs- oder
Energiebedarf nicht insgesamt zu verschlechtern. Ein weiteres Problem betrifft die
Replikatschaltung: Aufgrund von OCV kann es zu einer Abweichung des zeitlichen
Verhaltens gegeniiber dem echten kritischen Pfad kommen. Dies muss durch entspre-
chende Sicherheitsreserven berticksichtigt werden, um ein korrektes Regelverhalten
zu gewdhrleisten, etwa indem die Verzogerungszeit der Replikatschaltung durch
Hinzufiigen von Puffern bewusst verlangert wird. Dies wiederum hat die bereits
eingangs erlduterten Nachteile.

L' Delay-Locked Loop
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Abbildung 10.3: Blockschaltbild der adaptiven Spannungs- und Frequenzsteuerung

Ein adaptiver Umgang mit Parameterschwankungen ist jedoch auch ohne Sub-
stratvorspannung moglich, indem direkt Einfluss auf die Versorgungsspannung
genommen wird. Da ein Spannungsregler fiir die Versorgungsspannung ohnehin
vorhanden ist, ist der zusitzliche Aufwand fiir einen solchen Ansatz gering und
beschrankt sich im Wesentlichen auf eine geeignete Hilfsschaltung fiir den Span-
nungsregler. Ein solche Losung wurde fiir CoreVA ULP durch das AVFC-System
realisiert. Es ist in der Lage, Parameterschwankungen durch eine geeignete Anpas-
sung der Spannung oder der Frequenz dynamisch zu kompensieren. In [126, 127]
wird ein dhnlicher Ansatz vorgestellt, der allerdings auf den standigen Betrieb der
Schaltung im Energieminimum durch eine entsprechende Spannungsnachfiihrung
ausgerichtet ist. Das hier vorgestellte AVFC-System erlaubt dagegen eine flexible
Wahl von Spannung oder Taktfrequenz bei adaptiver Anpassung der jeweils freien
Grofe. In Abbildung 10.3 ist ein Blockschaltbild des Systems sowie die Interak-
tion mit der PPMU dargestellt. Es besteht aus einem Phasen/Frequenz-Detektor
(engl. Phase/Frequency Detector, PFD), einem Lock-Detektor, einem Schleifenfilter,
einem Spannungsregler und einem konfigurierbaren Ringoszillator, der die Repli-
katschaltung bisheriger Losungen ersetzt. Die Komponenten bilden zusammen eine
PLL-&hnliche Regelschleife.

Der gemeinsam mit dem CoreVA-Prozessor auf dem CoreVA-ULP-ASIC befind-
liche Ringoszillator dient als Referenz fiir das zeitliche Verhalten des kritischen

169



10 Takt- und Energieverwaltung

Pfades unter Beriicksichtigung von Prozess- und Betriebsbedingungen. Beziiglich
der Versorgungsspannung ldsst sich der Ringoszillator als (nichtlinearer) VCO
(Voltage Controlled Oscillator) auffassen. Durch eine digitale Schnittstelle kann die
Periodendauer des Oszillators an die Verzogerungszeit des kritischen Pfades an-
gepasst werden, wodurch fiir jedes Exemplar individuell eine OCV-Kompensation
vorgenommen werden kann. Der kritische Pfad hangt zuséatzlich von der Bypass-
konfiguration des Prozessors ab, so dass fiir jede Bypasskonfiguration eine andere
Ringoszillator-Einstellung ermittelt werden muss. Da lokale Prozessparameterabwei-
chungen statisch sind, muss dies jedoch nur einmalig fiir jedes Schaltkreis-Exemplar
durchgefiihrt werden, indem zunédchst die maximale Taktfrequenz des Prozessors in
Abhangigkeit von der Versorgungsspannung bestimmt wird und anschliefSend eine
Ringoszillator-Einstellung gesucht wird, bei der die Oszillationsfrequenz fiir alle
Spannungswerte geringer als die jeweilige maximale Taktfrequenz ist. Effekte wie
eine unterschiedliche Temperaturabhidngigkeit von Oszillator und Prozessor konnen
durch eine geeignete Sicherheitsreserve beriicksichtigt werden. Eine Reserve von
10 % der Periodendauer iiber den gesamten Spannungsbereich stellte sich im prakti-
schen Betrieb des AVFC-Systems als ausreichend heraus. Alterungseffekte konnen
durch eine nachtréagliche Modifikation der Ringoszillator-Einstellung kompensiert
werden.

Das AVFC-System unterstiitzt drei verschiedene Betriebsmodi. Im klassischen
DVFS-Betrieb ist die AVFC-Funktion deaktiviert und die PPMU ist allein fiir die
Einstellung von Taktfrequenz und Spannung zustdndig. In diesem Modus kann das
System nicht dynamisch auf sich &ndernde Betriebsparameter, d.h. Spannungs- oder
Temperaturschwankungen, reagieren.

Im Betriebsmodus mit adaptiver Taktfrequenz wird die Versorgungsspannung
weiterhin durch die PPMU vorgegeben, wihrend die Taktfrequenz durch den
Ringoszillator erzeugt wird. Wegen der obigen Argumentation ist der Oszillatortakt
unmittelbar als Taktquelle fiir den Prozessor geeignet. Treten nun Abweichungen
der Spannung oder der Temperatur von den Nominalwerten auf, so sind hiervon
Ringoszillator und Prozessor gleichermafien betroffen und es ergibt sich automatisch
eine entsprechende Anpassung der Taktfrequenz. Die Anwendung muss daher mit
variabler Taktfrequenz bzw. Performanz arbeiten konnen.

Fiir die Einhaltung fester Performanzvorgaben bietet sich schliefdlich der Betriebsmo-
dus mit adaptiver Versorgungsspannung an. Dabei wird das Taktsignal anwendungs-
gesteuert durch die PPMU bereitgestellt, wiahrend die Versorgungsspannung adaptiv
durch die AVFC-Regelschleife erzeugt wird. Die genaue Funktionsweise ergibt sich
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10.2 Adaptive Spannungs- und Frequenzsteuerung

wie folgt: Im eingeschwungenen Zustand stimmen Phasenlage und Frequenz von
Referenz- und Oszillatortakt iiberein. Der Ausgang des PFD ist damit im zeitlichen
Mittel inaktiv und die Ausgangsspannung des Schleifenfilters ist konstant. Damit
ist auch die Versorgungsspannung fiir Prozessor und Ringoszillator konstant. Da
der Ringoszillator bei korrekter Konfiguration das zeitliche Verhalten des kritischen
Pfades widerspiegelt, ist der Wert der Versorgungsspannung optimal beziiglich der
gegebenen Referenzfrequenz und der aktuellen PVT-Bedingungen. Tritt nun eine
Temperaturdnderung oder eine Stoérung der Versorgungsspannung ein, so @ndert
sich dadurch das zeitliche Verhalten des Prozessors und des Ringoszillators und
damit die Oszillationsfrequenz. Je nach Vorzeichen der Frequenzénderung ergeben
sich damit am PFD-Ausgang tiberwiegend positive oder negative Impulse, die nach
Filterung durch das Schleifenfilter am Spannungsreglerausgang zu einer Erh6hung
oder Verringerung der Versorgungsspannung und damit auch der Oszillatorfrequenz
ftihren, bis es wieder zu einer Ubereinstimmung zwischen Referenz- und Oszillatort-
akt beztiglich Frequenz und Phasenlage kommt. Die optimale Versorgungsspannung
ist damit wieder hergestellt.

Im Kontext der auf dem DB-CoreVA basierenden prototypischen Testumgebung ist
das AVFC-System wie folgt implementiert. Der konfigurierbare Ringoszillator ist
Teil des CoreVA-ULP-ASICs, um dort als Referenz fiir das zeitliche Verhalten des
Subschwellprozessors zu dienen. PFD und Lock-Detektor befinden sich gemeinsam
mit der PPMU als synthetisierte Digitalschaltungen auf dem Spartan-6-FPGA des
DB-CoreVA. Die FPGA-Implementierung wurde gewihlt, um ggf. verschiedene
Detektionsverfahren im realen Betrieb prototypisch evaluieren zu kénnen. Die
analogen Komponenten der Regelschleife — Schleifenfilter und Spannungsregler —
befinden sich als Operationsverstarker-Schaltungen auf der DB-CoreVA-Platine.

Abbildung 10.4 zeigt eine Schaltplandarstellung des Phasendetektors und des
Lock-Detektors. Als Phasendetektor kommt aufgrund des grofien abzudeckenden
Frequenzbereichs lediglich ein PFD in Betracht, da durch dessen unendlichen Zieh-
bereich sichergestellt ist, dass die Regelschleife unter allen Bedingungen auf die
korrekte Frequenz einrastet. Zudem ergibt sich gegeniiber anderen Phasendetektor-
typen eine wesentlich kiirzere Ziehzeit. PFDs konnen wahlweise mit Tristate- oder
Ladungspumpen-Ausgang realisiert werden. Aufgrund der FPGA-Implementierung
bietet sich die erste Variante an, da ein Tristate-Ausgang durch einen Input/Output
Block (IOB) des FPGAs realisiert werden kann [168]. Ein Ladungspumpen-Ausgang
miisste dagegen durch externe Zusatzschaltungen umgesetzt werden. Der Tristate-
Ausgang wird durch die Signale up und down angesteuert. Sind beide Signale inaktiv,
so ist der Ausgang hochohmig. Ein Nachteil der Tristate-Variante ist, dass sich bei
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Abbildung 10.4: Schaltplan des Phasendetektors sowie des Lock-Detektors

Verwendung eines passiven Schleifenfilters ein unsymmetrischer Phasendetektorge-
winn fiir Aufwirts- und Abwiérts-Pulse ergibt, wenn die Gleichspannung tiber dem
Filter von der Halfte der Versorgungsspannung des PFD-Ausgangs abweicht. Da
die AVFC-Regelschleife diesbeziiglich einen weiten Betriebsbereich abdecken muss,
kommt ein aktives PI-Filter zum Einsatz, das diesen Nachteil nicht aufweist. Der
als nicht-invertierender Verstarker realisierte Spannungsregler liefert eine niedrige
Ausgangsimpedanz und sorgt gleichzeitig fiir eine Anpassung der Ausgangsspan-
nung des Schleifenfilters an den zuldssigen Versorgungsspannungsbereich des
CoreVA-ULP-ASICs. Der Ringoszillator enthélt eine aus Invertern bestehende Ver-
zogerungskette mit 128 Signalabgriffen sowie einen Multiplexerbaum, iiber den
der Riickkopplungspfad durch das digitale Konfigurationswort festgelegt werden
kann. Uber einen zusitzlichen Steuereingang kann der Oszillator angehalten und in
einen definierten Anfangszustand versetzt werden. Durch die generische Auslegung
und den weiten Konfigurationsbereich kann der Ringoszillator unverdandert in
nachfolgenden Schaltungsentwdiirfen der gleichen Technologie wiederverwendet
werden.

Fiir den Lock-Detektor wird ein rein digitales, zdhlerbasiertes Verfahren eingesetzt,
das den Einrastzustand der Regelschleife anhand der Frequenzdifferenz zwischen
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Referenz- und Oszillatortakt erkennt. Ein eventueller Phasenunterschied ist fiir
die Regelung der Versorgungsspannung nicht relevant und wird daher durch den
Lock-Detektor nicht beriicksichtigt. Die Erkennung des Einrastzustands erfolgt
folgendermafien. Fiir die beiden zu vergleichenden Taktsignale avfc_clk_ref und
avfc_clk_osc ist jeweils ein Zdhler mit wahlbarer Breite vorhanden. In der hier
eingesetzten Realisierung besitzen die Zihler eine Breite von 7 bit, d.h. die Einrast-
erkennung erfolgt tiber ein Intervall von 128 Taktperioden. Erreicht einer der beiden
Zéahler den Maximalwert, hier 127, so wird gepriift, ob der jeweils andere Zahler einen
zuvor definierten Schwellwert tiberschritten hat, d.h. das entsprechende Taktsignal
eine bestimmte Mindestanzahl an Taktperioden im aktuellen Intervall aufweist. Ist
dies der Fall, so befindet sich die Regelschleife im eingerasteten Zustand, andernfalls
im nicht-eingerasteten Zustand. Der jeweils zum Vergleich herangezogene Schwell-
wert hangt vom Einrastzustand der Regelschleife im vorangegangenen Priifintervall
ab. Fiir einen Wechsel vom nicht-eingerasteten in den eingerasteten Zustand muss
der Schwellwert thr_lock iiberschritten werden. Dieser Schwellwert ist so gewéhlt,
dass dieser Wechsel erst nach dem vollstandigen Abklingen des Einschwingvorgangs
der Regelschleife erfolgt. Sobald sich die Regelschleife im eingerasteten Zustand
befindet, wird der (tolerantere) Schwellwert thr_unlock verwendet, so dass ein
Wechsel in den nicht-eingerasteten Zustand nur bei grofieren Frequenzabweichun-
gen, die die oben genannte zeitliche Reserve tiberschreiten, stattfindet. Dazu darf
also thr_unlock um nicht mehr als 10 % unter dem Maximalwert von 127 liegen. Der
jeweils nicht tiberlaufende Zahler wird am Ende eines Priifintervalls zurtick gesetzt.
Ein Flipflop dient dabei der Synchronisation des Deaktivierens des Riicksetzsignals
in die jeweilige Taktdomédne, um metastabile Zustdnde beim erneuten Anlaufen des
Ziahlers zu verhindern.

Phasen- und Lock-Detektor konnen durch das Signal avfc_reset zuriick gesetzt
werden. Ist das Signal durch einen Low-Pegel aktiviert, so befindet sich das AVFC-
System in einem Haltezustand. Der Phasendetektor erzeugt in dieser Situation
keine Aufwiérts- oder Abwértsimpulse, so dass die erzeugte Versorgungsspannung
unter Vernachladssigung eventueller Leckstromen im Schleifenfilter konstant bleibt.
Der Lock-Detektor zeigt einen nicht-eingerasteten Zustand an. Der Haltezustand
wird insbesondere dann bendétigt, wenn im Betriebsmodus mit adaptiver Versor-
gungsspannung eine Rekonfiguration des Taktgenerators erfolgt. In diesem Fall
kann der AVFC-Referenztakt ggf. instabil sein, was direkte Auswirkungen auf die
Versorgungsspannung hétte. Bliebe etwa der Referenztakt fiir langere Zeit aus,
so wiirden durch den Phasendetektor kontinuierlich Abwértsimpulse generiert,
wodurch die Versorgungsspannung bis auf kritisch geringe Werte absinken konn-
te, so dass Speicherelemente unter Umstdnden ihren Zustand verlieren kénnten.
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Um dies zu vermeiden, wird das AVFC-System wéahrend der Rekonfiguration des
Taktgenerators in den Haltezustand versetzt.

10.2.1 Dynamische Eigenschaften der Regelschleife

Ein wesentlicher Unterschied der AVFC-Regelschleife gegentiiber einer gewohn-
lichen PLL ist das nichtlineare Verhalten des VCO, d.h. des Ringoszillators. Im
Subschwellbereich ergibt sich ein exponentieller Zusammenhang, dariiber ein li-
nearer bis quadratischer Zusammenhang zwischen Versorgungsspannung und
Oszillationsfrequenz. Im Folgenden sollen die Auswirkungen dieser Besonderheit
auf das dynamische Verhalten der Regelschleife untersucht werden. Die nachfolgend
aufgefiihrten Betrachtungen und Formeln wurden vollstandig [9] entnommen und
an die Besonderheiten der AVFC-Regelschleife angepasst. Die Anpassungen betreffen
die Hinzunahme des Verstarkungsfaktors des Spannungsreglers K, sowie die Linea-
risierung des Ringoszillator-Verhaltens in zwei unterschiedlichen Betriebsbereichen
durch KO,L und KO,P-

Gegeben sei eine PLL mit einem PFD als Phasendetektor und einem aktiven PI-
Schleifenfilter, wobei im Riickkopplungspfad kein Frequenzteiler vorhanden ist. Sei
Vppp die positive Versorgungsspannung des PFD-Ausgangs. Dann ist

_ Vprp

Ky = 10.1
4= (10.1)

der Phasendetektorgewinn des PFD. Ferner sei wosc(Vpp) die Kreisfrequenz des
Ringoszillator-Ausgangs in Abhdngigkeit von der variablen Versorgungsspannung
Vpp. Dann ist q
Wosc
K= v
der VCO-Gewinn, der jedoch im Falle der AVFC-Regelschleife aufgrund der Nicht-
linearitdat vom Arbeitspunkt des Oszillators abhdngt. Zusatzlich muss der Verstér-
kungsfaktor des Spannungsreglers K berticksichtigt werden. Fiir die DB-CoreVA-
Realisierung gilt

(10.2)

Ky ~026 und  Vppp =18V (10.3)
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Es werden nun zunéchst die Spannungssignale des Referenztaktes Urgr und des
Oszillatortaktes Upsc unter der Annahme sinusférmiger Taktsignalel definiert:

Urgr(t) = Urgr sin(wggrt + Orer(t)) (10.4)

Uosc(t) = Uosc sin(wosct + Oosc(t)) (10.5)

Im eingerasteten Zustand ist wposc ® wrpr und es kann eine Linearisierung des
Ringoszillatorverhaltens vorgenommen werden:

wosc,L, = wo + Ko1.(Vpp — Vbp,o) (10.6)
W) = WREF (10.7)
VDD, = VDDlwosc=wrer (10.8)
dwosc
KoL = —— (10.9)
dVDD WOSC=WREF

Das zeitliche Verhalten der eingerasteten Regelschleife wird nun durch die Phasen-
signale Orgp(t), Oosc(t) bzw. deren Laplace-Transformierte ®rgr(s), ®osc(s) bestimmt.
Es gilt

Oosc(s) = H(s)Orer(s) (10.10)
mit der Phaseniibertragungsfunktion der geschlossenen Regelschleife H(s):
Ko L.KgKyF(s
H(s) = — L4 ) (10.11)

s+ KoL KgKyF(s)

Dabei ist F(s) die Ubertragungsfunktion des Schleifenfilters. Fiir ein aktives PI-Filter
mit den Zeitkonstanten 71, 7, gilt

1
F(s) = — "2 (10.12)
ST1
Die Phaseniibertragungsfunktion H(s) kann in normalisierter Form
2 + w3
Hi(s) = —25c@n * @n (10.13)

s2 + 2sCawn + W3

Ko K4K
Wn = OLT—ldv (10.14)

C= 3 (10.15)

! Fiir die nachfolgenden Betrachtungen ist die konkrete Signalform der Taktsignale ohne Bedeutung.
Es wire ebenso die Annahme von Rechtecksignalen moglich.
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angegeben werden. wy heifst Eigenfrequenz und C Dampfungsgrad der Regelschleife.

Es sollen nun einige dynamische Eigenschaften der AVFC-Regelschleife untersucht
werden. Dabei ist zu beachten, dass im nicht-eingerasteten Zustand wosc # wrer
und die Linearisierung nach Gleichung 10.9 daher nicht giiltig ist. Stattdessen muss
Ko ggf. als variabel angesehen werden, was damit ebenso fiir w, und C gilt. Der
Betrieb einer PLL lasst sich in verschiedene Betriebsbereiche wy + Aw unterteilen, die
durch unterschiedliche Frequenzabstinde Aw von einem gegebenen Arbeitspunkt
wo bestimmt sind. Dabei wird angenommen, dass sich die Regelschleife bei wg im
eingerasteten Zustand befindet oder dort einrastet.

Haltebereich

Als Haltebereich (engl. Hold Range) Awyy wird der Frequenzbereich bezeichnet, in dem
die PLL bei hinreichend langsamer Anderung der Referenzfrequenz im eingerasteten
Zustand verbleibt. Bei Verwendung eines PFDs als Phasendetektor ergibt sich fiir
den Haltebereich der Ausdruck [9]

Awy = KgK4KyF(0)27 (10.16)

Da fiir ein aktives PI-Schleifenfilter F(0) = oo gilt, folgt unabhdngig von der Variabilitat
von Kj
Awpp = (10.17)

Fangbereich und Fangzeit

Der Fangbereich (engl. Lock Range) Awy, ist dadurch gekennzeichnet, dass die PLL
in diesem Bereich in der Lage ist, innerhalb einer Schwebungsperiode zwischen
Referenztakt und Oszillatortakt aus dem nicht-eingerasteten Zustand in den ein-
gerasteten Zustand zu wechseln. Die Zeitdauer dieses Vorgangs wird als Fangzeit
(engl. Lock Time) t; bezeichnet. Unter der Annahme, dass die Linearisierung nach
Gleichung 10.9 im gesamten Fangbereich ihre Giiltigkeit behlt, ergibt sich [9]

Awy, = 4nCwn (10.18)
2
o~ 8 (10.19)
Wn
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Ziehbereich und Ziehzeit

Im Ziehbereich (engl. Pull-in Range) Awp ist die PLL in der Lage, ggf. mit Uberspringen
von Takten einzurasten. Dabei wird ein Frequenzsprung wy — wg + Awp mit
Awy > Awrp, am Eingang der PLL angenommen. Eine PLL mit PFD weist immer
einen unendlichen Ziehbereich auf [9]:

Awp = o0 (10.20)

Die Dauer des Ziehprozesses wird durch die Ziehzeit (engl. Pull-in Time) tp ausge-
driickt. Fiir ein aktives PI-Schleifenfilter ldsst sich die Abschatzung [9]

4’(1 Aa)o

~N_ 10.21
Ko,pKvVprD ( )

tp
ermitteln, wobei zunéchst ein konstanter VCO-Gewinn Ky p angenommen werde.
Tatsachlich ist bei der AVFC-Regelschleife im Ziehbereich der VCO-Gewinn jedoch
variabel. Dennoch kann ein geeigneter konstanter Wert fiir K, p angegeben werden.
Der Teilausdruck

— = AVpp (1022)

aus Gleichung 10.21 gibt die Spannungsdifferenz an, um die die Versorgungsspan-
nung des Ringoszillators angehoben bzw. abgesenkt werden muss, um zu einem
Einrasten der Regelschleife zu fiihren, d.h. eine Anderung der Oszillationsfrequenz
um Awg hervorzurufen. Fiir eine gegebene Frequenzsprungweite Awy kann AVpp
direkt aus dem (bekannten, nichtlinearen) Verhalten des Ringoszillators wosc(Vpp)
ermittelt werden. Es gilt dann

Kop = (10.23)

AVpp

Ausrastbereich

Der Ausrastbereich (engl. Pull-out Range) Awpgo gibt die maximale Weite eines Frequenz-
sprungs wy — wp + Awpp an, dem die eingerastete Regelschleife ohne Uberspringen
von Taktperioden folgen kann. Fiir eine PLL mit PFD und aktivem PI-Filter lasst
sich der Ausrastbereich durch

Awpo = 11.55wn(C + 0.5) (10.24)

approximieren [9]. Da im eingerasteten Zustand die Linearisierung nach Glei-
chung 10.9 gilt, ist diese Approximation auch fiir die AVFC-Regelschleife giiltig.
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. Ko,LK4Kv
Eigenfrequenz Wn —
1
. Wn
Dampfungsgrad C > T2
Haltebereich Awy 00
Fangbereich Awr, 41tCwn
. 27
Fangzeit t, —
Wn
Ziehbereich Awp 00
Ziehzeit t 4’(1—A(u0
’ Ko,pKy VprD
Ausrastbereich | Awpp | 11.55wn(C + 0.5)

Tabelle 10.1: Dynamische Figenschaften der AVFC-Regelschleife (nach [9])

Rauschbandbreite

Das Verhalten der Regelschleife in Anwesenheit von Rauschen wird durch die
(zweiseitige) Rauschbandbreite By, beschrieben. Es gilt [9]

Wn 1 )

By = — — 10.2
R (10.25)
Es ist zu beachten, dass B;, die Einheit Hz besitzt, wiahrend w,, Awy, Awr, Awp und
Awpo als Kreisfrequenz in rad s~! angegeben sind.

Die betrachteten dynamischen Eigenschaften sind nochmals in Tabelle 10.1 zusam-
mengefasst.

10.2.2 Einfluss der Oszillator-Nichtlinearitat

Die Nichtlinearitdt des Ringoszillators hat signifikante Auswirkungen auf das dy-
namische Verhalten der AVFC-Regelung. Legt man die Regelschleife fiir einen
bestimmten Arbeitspunkt aus, so kann daher das Regelverhalten in anderen Ar-
beitspunkten erheblich hiervon abweichen. Um diesen Einfluss genauer einschétzen
zu konnen, ist zundchst eine entsprechende Analyse des Ringoszillatorverhaltens
erforderlich.
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Abbildung 10.5a zeigt den durch Messung und Mittelung anhand mehrerer Schal-
tungsexemplare ermittelten VCO-Gewinn Kj in Abhédngigkeit von der Versorgungs-
spannung bei Selektion des Riickkopplungspfades am 32. Abgriff der Verzoge-
rungskette. Dieser Abgriff stellt bei diesen Exemplaren die an den kritischen Pfad
angepasste Konfiguration (einschliefilich der oben genannten Reserve) fiir die AVFC-
Regelung dar. Man erkennt, dass oberhalb von etwa 0,7V ein nahezu lineares
Verhalten des Ringoszillators mit Ky ~ 8 - 108 rad V™! s7! vorliegt. Zu kleineren Span-
nungen hin nimmt K ab, wobei im Subschwellbereich offenbar ein ndherungsweise
exponentieller Zusammenhang vorliegt. Betrachtet man nun erneut die dynamischen
Eigenschaften nach Tabelle 10.1 und vernachldssigt den geringfiigigen Abfall von
Koy knapp unterhalb der maximalen Versorgungsspannung, so ldsst sich feststellen,
dass bei einer Verringerung der Versorgungsspannung

® wnabnimmt, d.h. die Eigenschwingungen des Systems bei geringerer Spannung
eine grofiere Periodendauer aufweisen,

e (sinkt, d.h. das System bei kleineren Spannungen zu Uberschwingen und bei
grofseren Spannungen zu einem aperiodischen Verhalten neigt,

e Awp und Awpp abnehmen, d.h. die Stabilitatsbereiche absolut betrachtet kleiner
werden.

Die Abnahme von wy, Awr, und Awpgp kann prinzipiell toleriert werden, da zugleich
auch die Oszillationsfrequenz wosc abnimmt. Kritisch ist jedoch die Anderung
des Dampfungsgrades C. Durch die Auslegung des Schleifenfilters muss sicher-
gestellt sein, dass C in allen Arbeitspunkten in einem akzeptablen Bereich liegt.
Dies gelingt durch Wahl einer mittleren Spannung Vpp = 400mV und Vorgabe
eines Dampfungsgrades C = 0,7 (Butterworth-Charakteristik) sowie einer Fangzeit
von 100 Taktzyklen in diesem Arbeitspunkt, d.h. t;, ~ 175pus. Lost man die im
vorangegangenen Abschnitt angegebenen Gleichungen nach den Zeitkonstanten
des PI-Filters, so erhdlt man 7; = 2,138 ms und 7, = 0,039 ms. Es ergeben sich
die in den Abbildungen 10.5b bis 10.5d dargestellten dynamischen Eigenschaften.
Man erkennt, dass der Dampfungsgrad bei einer Spannung von 325mV, die dem
Punkt minimaler Energieaufnahme des Prozessors entspricht, einen Wert von 0,33
aufweist und bei hoheren Spannungen bis zu einem Maximalwert von 2,6 steigt.
Der Spannungsbereich unterhalb von 325 mV sollte, zumindest bei Verwendung
der adaptiven Spannungsregelung, aufgrund iiberméfligen Uberschwingens und
damit einem zunehmend instabilen Regelverhalten vermieden werden. Im verblei-
benden Spannungsintervall variiert der Fangbereich zwischen 0,6 % und 10 %, der
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Ziehbereich zwischen 0,7 % und 24 % und die Rauschbandbreite zwischen 0,2 %
und 8 % der Ringoszillatorfrequenz. Die Fangzeit sinkt bei einer Erh6hung der
Versorgungsspannung von 368 is auf 47 us. Fiir Frequenzschritte von 0 Hz auf die
jeweilige Frequenz bei einer bestimmten Spannung (z.B. bei der Inbetriebnahme des
Systems) liegt die Ziehzeit zwischen 6 ms und 22 ms. Diese Werte sind akzeptabel
fiir die adaptive Spannungsregelung.

Neben einer theoretischen Untersuchung der dynamischen Eigenschaften wurde
das Regelverhalten auch mit Hilfe von Simulationen sowie durch Messungen unter-
sucht. Durch die grofie Anzahl der zur Regelschaltung gehdrenden Bauteile kommt
es im Falle einer vollstindig analogen Schaltungssimulation zu aufSerordentlich
langen Laufzeiten von mehreren Tagen fiir einen einzelnen Simulationslauf. Zur
Beschleunigung wurde daher eine VHDL-basierte Mixed-Signal-Modellierung! der
Regelschleife erstellt. Fiir die digitalen Bestandteile — PFD und Lock-Detektor — kann
dabei der fiir die FPGA-Synthese verwendete Quellcode direkt genutzt werden.
Fiir den Ringoszillator wurde der Zusammenhang zwischen Versorgungsspannung
und erzeugter Frequenz durch eine abschnittsweise Polynominterpolation dritten
Grades mit 29 Stiitzstellen basierend auf gemittelten Messwerten approximiert.
Der PI-Filter wird durch eine entsprechende zeitdiskrete Realisierung simuliert.
Als Anregung fiir die Simulation dienen Frequenzschritte des Referenztaktes im
Abstand von jeweils 25 ms. Die gleiche Anregung wird auch fiir eine messtechnische
Analyse des Regelverhaltens genutzt. Das Regelverhalten ist in Abbildung 10.6
dargestellt. Es besteht eine gute Ubereinstimmung zwischen den simulierten und
den gemessenen Signalverldufen. Unterschiede der Spannungswerte jeweils bei
eingerasteter Regelschleife sind darin begriindet, dass der VCO-Gewinn des ver-
wendeten Exemplars von dem in der Simulation verwendeten {iber alle Exemplare
gemittelten VCO-Gewinn geringfiigig abweicht. Man erkennt, dass die Regelung in
der Grofienordnung einiger Millisekunden benétigt, um nach einem Frequenzschritt
die erforderliche Versorgungsspannung zu erreichen. Dies ist konsistent zur obigen
theoretischen Voruntersuchung beziiglich der Ziehzeit. Der Einschwingvorgang bei
10kHz und ca. 240 mV ist im rechten Teil der Abbildung vergrofiert dargestellt. Es
ist hier ein deutliches Uberschwingen sichtbar, so dass, wie bereits zuvor erwahnt,
dieser Betriebsbereich moglichst vermieden werden sollte, was jedoch auch aus
energetischen Griinden aufgrund der Lage des Punktes minimaler Energieaufnahme
des Subschwellprozessors bei 325 mV geboten ist.

! gemischte analoge und digitale Modellierung
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Abbildung 10.5: Dynamische Eigenschaften der AVFC-Regelschleife

10.3 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden Methoden zur Minimierung des Energiebedarfs durch die
Wahl eines optimalen Betriebspunktes betrachtet. Dazu wurde mit der PPMU zu-
ndchst ein Modul zur Takt- und Energieverwaltung fiir das CoreVA-Prozessorsystem
vorgestellt. Eine Anwendung hat damit die Moglichkeit, die Versorgungsspannung
und die Taktfrequenz dynamisch zu variieren oder sogar zu deaktivieren und so den
Performanzanforderungen oder dem Energiebudget anzupassen. Die PPMU nutzt
in der konkreten Realisierung Taktverwaltungskomponenten von Xilinx-FPGAs,
lasst sich allerdings ebenso auf andere Plattformen portieren. Aufierdem wurde das
AVFC-System zur adaptiven Spannungs- und Frequenzsteuerung vorgestellt, das

181



10 Takt- und Energieverwaltung

eine dynamische Kompensation von Prozess- und Betriebsparameter-Schwankungen
nach der Fertigung ermoglicht. Der Vorteil dieses Verfahrens besteht darin, dass
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Abbildung 10.6: Zeitverhalten der AVFC-Regelschleife

110

insbesondere im Subschwellbereich Sicherheitsreserven beziiglich der Taktfrequenz

bei einer gegebenen Spannung reduziert werden kénnen, wodurch sich die Ener-
gieeffizienz einer Schaltung weiter steigern lasst. Dabei dient ein auf dem Baustein
befindlicher konfigurierbarer Ringoszillator als Sensor fiir Prozess- und Betriebsbe-
dingungen. Eine PLL-dhnliche Regelung generiert eine diesen Einfliissen angepasste,

optimale Versorgungsspannung oder Taktfrequenz. Die dynamischen Eigenschaften

der AVFC-Regelung wurden theoretisch, simulativ und messtechnisch untersucht.

Die adaptive Anpassung der Versorgungsspannung nach einem Frequenzschritt
dauert je nach Schrittgrofie in der Grofienordnung einiger Millisekunden.
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11 Demonstrator

Um die Funktionsweise des CoreVA-ULP-Prozessors in Verbindung mit der PPMU
sowie der adaptiven Spannungs- und Frequenzsteuerung in einer realen Anwendung
zu prasentieren, wurde ein Demonstrator auf Basis des RAPTOR-Systems realisiert.
Neben dem DB-CoreVA kommen dabei die Erweiterungsmodule DB-Ethernet und
DB-TFT zum Einsatz. Der Demonstrator wurde einem internationalen Fachpublikum
mit grofiem Interesse auf der IEEE International Solid-State Circuits Conference
(ISSCC) 2012 im Rahmen der Academic Demonstration Session als ausgewadhlte
Veroffentlichung [181] vorgefiihrt. Abbildung 11.1 zeigt den Aufbau des vorgestellten
Demonstrators.

In der Demo-Anwendung verarbeitet der Subschwellprozessor den Paket-Daten-
strom einer Video-Ubertragung zwischen zwei PCs iiber ein Ethernet-Netzwerk.
Waihrend der Verarbeitung der Netzwerkpakete finden dabei unter anderem Berech-
nungen und Kontrollen von Priifsummen auf unterschiedlichen Protokoll-Ebenen
statt. Fiir die Video-Ubertragung wird eine Codierung mit variabler Bitrate ver-
wendet, so dass der Prozessor je nach Bildinhalten einer variierenden Auslastung
ausgesetzt ist. Die Erkennung der aktuellen Auslastung wird durch den auf dem
Prozessor ausgefiihrten Programmcode anhand der Puffer-Fiillstinde der Ethernet-
Schnittstellen erkannt. Liegen die Fiillstinde oberhalb eines bestimmten Schwellwer-
tes, so sendet der Prozessor eine Anforderung zur Erh6hung der Taktfrequenz an die
PPMU. Bei leeren Paket-Puffern wird die Taktfrequenz wiederum reduziert. Auf die-
se Weise wihlt der Prozessor selbstdndig und kontinuierlich eine optimale Taktrate
in einem weiten Frequenzbereich zwischen 100 kHz und 80 MHz. Die Untergrenze
dieses Bereichs entspricht etwa der Taktfrequenz im Energieminimum des Prozessors.
Eine weitere Reduktion der Taktfrequenz ist daher aus energetischer Sicht nicht
sinnvoll. Zur Erzeugung einer optimalen Versorgungsspannung in Abhédngigkeit
von der Taktfrequenz kommt die adaptive Spannungs- und Frequenzsteuerung im
Betriebsmodus mit adaptiver Spannungsregelung zum Einsatz. Die aktuellen Be-
triebsparameter, Taktfrequenz und Versorgungsspannung, werden auf der Anzeige
des DB-TFT dargestellt.
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== W)

Ethernet PHY

(b) Vorfithrung auf der ISSCC 2012

Abbildung 11.1: Aufbau des CoreVA-ULP-Demonstrators
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Waéhrend der Demonstration kommen zwei Video-Datenstrome mit verschiedenen
durchschnittlichen Datenraten zum Einsatz. Da bei Szenewechseln oder anderen
stark variierenden Bildinhalten durch die variable Kompression kurzzeitig grofsere
Datenmengen iibertragen werden, beziehen sich die nachfolgend angegebenen
Frequenz- und Spannungswerte auf Videosequenzen mit anndhernd konstanter
Datenrate. Bei der Ubertragung des mit 3500 kbits~! codierten Videos betrégt die
Taktfrequenz des Prozessors 25 MHz bei einer Spannung von etwa 750 mV. Das
zweite Video besitzt eine Datenrate von 1000 kbits~! und wird durch den Prozessor
bei 8MHz und 584 mV iibertragen. Werden beide Videos gleichzeitig iiber dieselbe
Verbindung iibermittelt, so ergibt sich eine Taktfrequenz von 40 MHz und eine
Spannung von 860 mV.

Die Funktion der AVFC-Regelung kann mit dem Demonstrator durch eine mittels
Kaélte-Spray verursachte Temperaturdnderung des CoreVA-ULP-ASICs veranschau-
licht werden. Zur Kompensation des Kilteeinflusses erhoht die Regelung im Sub-
schwellbereich die Versorgungsspannung, was durch die Anzeige auf dem DB-TFT
sichtbar ist. Wahrenddessen setzt der Prozessor die Paketverarbeitung fehlerfrei fort.
Am deutlichsten ldsst sich dieser Effekt ohne laufende Datentibertragung beobachten,
da hier Frequenz und Spannung am niedrigsten und die Schaltungseigenschaften
damit am empfindlichsten gegeniiber Temperaturdnderungen sind. Der Prozessor
arbeitet dann bei Raumtemperatur mit 100 kHz bei einer Spannung von ca. 328 mV.
Beim Abkiihlen des ASICs erhoht die AVFC-Regelschleife die Versorgungsspannung
je nach erreichter Temperatur bis auf etwa 360 mV.
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12 Zusammenfassung und Ausblick

Fiir eine wachsende Anzahl an Anwendungen integrierter Digitalschaltungen stellt
der Energie- oder Leistungsbedarf die kritischste Ressource dar, wahrend gleichzeitig
die Performanzanforderungen maflig sind. Beispiele solcher Anwendungen sind
RFID-Transponder, drahtlose Sensornetzwerke oder biomedizinische Implantate.
Die Subschwelltechnik ist in der Lage, diese Anforderungen sehr gut zu erfiillen.
Dabei stellt sich allerdings die Herausforderung, dass derartige Schaltungen eine
erhohte Sensibilitdt gegeniiber verschiedenen Storeinfliissen sowohl der Fertigungs-
als auch der Betriebsparameter aufweisen. Es sind daher spezielle Entwurfsverfahren
notwendig, um eine ressourceneffiziente und robuste Implementierung zu erhalten.

Im Rahmen dieser Arbeit wurden fiir zwei Halbleitertechnologien mit Strukturgro-
len von 90nm und 65 nm fiir den Subschwellbetrieb ausgelegte Standardzellen-
Bibliotheken entwickelt. Beide Bibliotheken gestatten eine dynamische Spannungs-
skalierung wahrend des Betriebs bis hinauf zur nominellen Versorgungsspannung der
jeweiligen Technologie. Die 90-nm-Bibliothek enthélt 15 Gatter, die fiir eine optimale
Symmetrie des Spannungstiibertragungsverhaltens bei einer Versorgungsspannung
von 200mV ausgelegt sind. Hierdurch weisen die Gatter eine hohe Toleranz ge-
geniiber Storeinfliissen im Subschwellbereich auf. Bei der 65-nm-Bibliothek, deren
Zellensatz insgesamt 62 Gatter umfasst, wurde ein Mehrzieloptimierungsverfahren
beim Zellenentwurf eingesetzt, das die Berticksichtigung weiterer Zielfunktionen
gestattet. Dadurch ist es moglich, neben der Robustheit simultan den Energiebedarf
sowie die Verzogerungszeiten bereits auf Gatter-Ebene zu optimieren. Fiir Signal-
verbindungen zwischen Schaltungsteilen, die im Subschwellbereich arbeiten, und
solchen, die auf konventionellem Spannungsniveau betrieben werden, wurde ein
neuartiger Pegelwandler entwickelt, dessen zentrale Wandler-Stufe aus lediglich
tiinf Transistoren und damit nur einem Transistor mehr als der klassische DCVS-
Pegelwandler besteht. Dieser Pegelwandler besitzt gegentiber alternativen Losungen
tiir den Subschwellbetrieb den Vorteil, dass keine statisch leitenden Strompfade
existieren, so dass auch bei einer Erh6hung der Versorgungsspannung nur geringe
Leckverluste anfallen. Bei maximaler Versorgungsspannung lédsst sich dadurch die
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12 Zusammenfassung und Ausblick

Verlustleistung um etwa den Faktor 200 reduzieren. Gleichzeitig weist der Pegelwand-
ler gegentiber einer mit gleichem Aufwand optimierten Vergleichsimplementierung
eine mehr als doppelt so hohe Schaltgeschwindigkeit im Subschwellbereich auf.

Basierend auf den Subschwell-Standardzellen wurden zwei ASICs entwickelt, gefer-
tigt und messtechnisch charakterisiert. Ein integrierter Schaltkreis mit vier 32-bit-
ALUs in der 90-nm-Technologie erreicht im Stichprobenmittel einen minimalen
Energiebedarf von 0,45 p] pro Takt bei 210mV und 3 MHz sowie eine minimale
Versorgungsspannung von 143 mV. Fiinf Exemplare sind noch bei einer Spannung
von 115mV voll funktionsfdhig. Dieses, fiir eine Schaltung entsprechender Kom-
plexitét beachtliche Ergebnis wird ohne eine Regelung der Substratspannung zur
Kompensation von Prozessschwankungen erreicht.

Die zweite prototypische ASIC-Realisierung enthilt zwei Kopien eines vollstandi-
gen Subschwellprozessors, der als Grundbaustein energieeffizienter eingebetteter
Systeme etwa fiir die eingangs genannten Anwendungen dienen kann. Der Sub-
schwellprozessor basiert auf der CoreVA-Architektur, einer leistungsfahigen 32-bit-
Architektur mit sechs Pipelinestufen sowie hardwareseitiger Unterstiitzung fiir
Berechnungen von Multiplikationen und Divisionsschritten. Zusitzlich bietet der
Prozessor einen SIMD-Modus zur Verdopplung des Durchsatzes bei 16-bit-Berech-
nungen. Der minimale Energiebedarf des Subschwellprozessors von 9,94 pJ pro Takt
tritt bei 325 mV und 133,18 kHz auf. Bei maximaler Versorgungsspannung betréagt
der Energiebedarf 110,22 p] und die Taktfrequenz 94,3 MHz. Im Subschwellbetrieb
kann der Energieumsatz also um den Faktor 11 reduziert werden. Die minimale
Versorgungsspannung betrdgt im Stichprobenmittel 346,9 mV, die besten Exemplare
arbeiten noch bei 200mV korrekt. Durch den Einsatz alternativer Taktkonzepte
liefSe sich die untere Versorgungsspannungsgrenze voraussichtlich weiter absen-
ken. Ein identischer Prozessorkern auf Basis konventioneller Standardzellen auf
demselben ASIC erreicht eine Taktfrequenz von 260 MHz bei 66,13 p] pro Takt. Der
Energiebedarf ist damit bei maximaler Spannung um etwa 40 % geringer als der
des Subschwellprozessors. Daher sollte dieser Betriebsbereich des Subschwellpro-
zessors moglichst nur eingesetzt werden, wenn dazu die Notwendigkeit, d.h. eine
kurzfristige, entsprechend hohe Performanzanforderung besteht. Die minimale

Versorgungsspannung des konventionellen Prozessors liegt mit 700 mV deutlich
oberhalb des Subschwellbereichs.

Neben den Prozessorkernen enthélt der ASIC auflerdem spezielle Subschwell-
SRAM-Blocke auf Basis einer 9T-Zelle. Dieser Speicher wurde in Kooperation mit
der Fachgruppe Nanoelektronik der Universitdt Oslo entwickelt. Die SRAM-Zelle
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besitzt eine Fliche von 2,83 um? und liegt damit im unteren Bereich vergleichbarer
Implementierungen. Der minimale Energiebedarf von 17,8 f] pro Bit und Zugriff
tritt bei 320 mV und 761 kHz auf und stellt den zweitbesten Wert in einem Vergleich
mit sechs weiteren Realisierungen dar. Die minimale Versorgungsspannung von
273 mV sowie die statische Verlustleistung von 17,8 pW pro Bit bei 300 mV liegen im
mittleren Bereich des Vergleichsfeldes.

Zur dynamischen Anpassung von Versorgungsspannung und Taktfrequenz wurde
ein entsprechendes Modul, die PPMU, als Hardwareerweiterung fiir das Prozessor-
system entwickelt. Zusatzlich ist die PPMU mit dem AVFC-Modul zur adaptiven
Spannungs- und Frequenzsteuerung gekoppelt, die eine dynamische Kompensation
von Prozess- und Betriebsparameter-Schwankungen nach der Fertigung gestattet. Da-
bei kommt ein auf dem Chip befindlicher konfigurierbarer Ringoszillator als Sensor
fiir derartige Storeinfliisse zum Einsatz. Eine den Storeinfliissen angepasste, opti-
male Versorgungsspannung oder Taktfrequenz wird dann durch eine PLL-dhnliche
Regelstruktur bereitgestellt. Gegentiiber einer konventionellen Phasenregelschleife
weist die AVFC-Regelung Besonderheiten beziiglich des dynamischen Verhaltens
auf, die theoretisch, simulativ und messtechnisch untersucht wurden. Dabei wurde
eine gute Ubereinstimmung zwischen den drei Untersuchungsebenen festgestellt.
Die adaptive Anpassung der Versorgungsspannung nach einem Frequenzschritt
dauert je nach Schrittgrofie in der Grofienordnung einiger Millisekunden.

Zur Einbettung des Subschwellprozessors und kompatibler ASICs in das Rapid-
Prototyping-System RAPTOR wurde das Erweiterungsmodul DB-CoreVA entwickelt.
Es ist mit einem FPGA des Typs Xilinx Spartan-6 LX XC6SLX100 oder XC6SLX150
sowie bis zu 512 MB DDR2-SDRAM ausgestattet. AufSerdem enthilt es einige analo-
ge Komponenten der AVFC-Regelung, insbesondere den Schleifenfilter sowie den
einstellbaren Spannungsregler. Auf Basis dieser Plattform wurde zudem ein Demons-
trator realisiert, der die Funktionsweise und die Vorteile des Subschwellprozessors
in Verbindung mit der adaptiven Spannungs- und Frequenzsteuerung in einer
realen Anwendung veranschaulicht. Hierbei handelt es sich um die Ubertragung
eines Video-Datenstroms mit variabler Datenrate iiber ein Ethernet-Netzwerk. Der
Subschwellprozessor passt dabei selbststandig seine Taktfrequenz und Versorgungs-
spannung adaptiv an die Netzwerklast sowie an die Umgebungstemperatur als
Storeinfluss an.

Aufbauend auf den Ergebnissen dieser Arbeit sind verschiedene weiterfiithrende
Untersuchungen denkbar. So wurde etwa gezeigt, dass der Entwurf einer Schaltung
tiir den Subschwellbetrieb gegeniiber einem konventionellen Schaltungsentwurf
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12 Zusammenfassung und Ausblick

unter anderem zu einem gesteigerten Energiebedarf bei hoher Versorgungsspannung
fiihrt. Fiir eine konkrete Anwendung mit gegebener zeitlicher Verteilung des Per-
formanzbedarfs lassen sich also Kosten und Nutzen des Subschwellbetriebs etwa in
energetischer Sicht bestimmen. Eine dquivalente Fragestellung lautet, wie hdufig und
wie lange eine Subschwellschaltung im hohen Spannungsbereich betrieben werden
darf, um die dabei auftretende suboptimale Energieaufnahme wihrend der tibrigen
Zeit im Subschwellbetrieb wieder aufholen zu konnen. Zwischen Schaltungsent-
wiirfen fiir tatsdchlichen Subschwellbetrieb auf der einen Seite und konventionellen
Betrieb auf der anderen Seite sind aufferdem Kompromisse moglich, d.h. die Optimie-
rung von Schaltungen fiir den Bereich moderater Inversion (near-threshold). Zudem
lassen sich Schaltungen aller Entwurfsschwerpunkte mit weiteren Verfahren zur
Energieeinsparung, insbesondere Power Gating, also das Abschalten der Spannungs-
versorgung bei Nichtbenutzung, kombinieren. Fiir einen vollstindigen Uberblick
iiber die Vor- und Nachteile solcher Verfahrenskombinationen sind umfassende
Untersuchungen verschiedener konkreter Anwendungen erforderlich. Auch die
Verwendung von Substratvorspannungen, wie sie bei der zweiten in dieser Arbeit
entwickelten Subschwellbibliothek bereits moglich ist, zu verschiedenen Zwecken
— Reduktion von Parameterstreuungen, Erhohung der Performanz, Verringerung
der Verlustleistung oder Absenken der minimalen Versorgungsspannung — ist zu
evaluieren.

Andere weiterfithrende Arbeiten sind unter dem Gesichtspunkt der Leistungsstei-
gerung von Subschwellschaltungen mdoglich. Neben einer Erh6hung von Versor-
gungsspannung und Taktfrequenz ist hierzu auch die Erhohung der Parallelitit
geeignet. Anstatt ein einzelnes Schaltungsexemplar also bei hoherer Spannung zu
betreiben, konnten auch mehrere parallele Exemplare bei geringerer Spannung
betrieben und somit ein energetischer Vorteil erzielt werden. Bezogen auf die hier
eingesetzte CoreVA-Prozessorarchitektur besteht etwa die Moglichkeit der Verwen-
dung mehrerer Ausfithrungseinheiten, also der Ubergang zu einer tatsédchlichen
VLIW-Architektur. Eine andere Variante ist die Nutzung mehrerer paralleler Pro-
zessorkerne in einem SoC (engl. Multi-Processor System on a Chip, MPSoC). Solche
Ansitze erscheinen insbesondere fiir Anwendungen mit einem hohen Grad an
Parallelisierbarkeit auf Instruktionsebene oder, im zweiten Fall, bei einer Vielzahl
unabhidngig voneinander gleichzeitig auszufithrender Aufgaben sinnvoll. Auch
hier ergeben sich interessante Fragestellungen. So ist es beispielsweise moglich,
alle Prozessorkerne mit gemeinsamer oder individueller Taktfrequenz und Versor-
gungsspannung zu betreiben. Auch der Einsatz von Power Gating auf Ebene der
Prozessorkerne ist denkbar. Eine Herausforderung ergibt sich moglicherweise auch
aus der globalen Kommunikation in Verbindung mit den starken Schwankungen
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des Zeitverhaltens von Subschwellschaltungen. Hier konnte sich ein global asyn-
chrones, lokal synchrones Kommunikationsschema (engl. Global Asynchronous, Local
Synchronous, GALS) als vorteilhaft erweisen. Auch der Energiebedarf der Kommuni-
kationsstrukturen in einem solchen Subschwell-MPSoC stellt einen interessanten
Untersuchungsaspekt dar.
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