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R�esum�e

L'�evolution des technologies, les exigences de productivit�e, l'accroissement de la com-
plexit�e des circuits int�egr�es ont contribu�e �a l'�emergence des composants virtuels (IPs),
ainsi qu'au d�eveloppement de logiciels d'aide �a la conception de circuits int�egr�es.
L'utilisation de l'abstraction et des composants d�ej�a con�cus sont les cl�es de ces d�e�s.

L'objet de cette th�ese est le parcours des principaux niveaux d'abstraction de
la synth�ese mat�erielle, la synth�ese logique, RTL et comportementale, en d�egageant
pour chacun d'entre eux les contraintes de conception qui vont devenir les crit�eres de
s�election d'un bloc r�eutilisable. Il ne reste plus qu'�a concevoir un �eventail de blocs
dans une approche de r�eutilisation: les blocs doivent être facilement s�electionnables,
puis param�etrables, et en�n int�egrables dans un circuit plus important. La con-
ception des blocs comportementaux, appliqu�ee au codage correcteur d'erreur, nous
am�ene �a r�e�echir sur les m�ethodologies de conception et de r�eutilisation des com-
posants virtuels.

mots cl�es : conception, composants virtuels, IP, d�ecomposition technologique,
arithm�etique, codage correcteur d'erreur.
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Abstract

Technological progress, designers' productivity expectations, exponential increase of
design complexity, have lead to the emergence of virtual components (IPs), as well
as the development of software for integrated circuits design automation. The use of
abstraction and components already designed are the keys of these challenges.

The aim of this thesis is the study of the main abstraction levels of hardware syn-
thesis, logic, RT and behavioral synthesis, in order to deduce, for each of them, the
optimization constraints that will become the criteria of selection for a reuse block.
Then, one has to design an array of blocks in a reuse approach: the blocks must be
easily selected, parameterized, and then integrated in a complete circuit. The design
of behavioral blocks, applied to the error correcting codes, gives us food of thought
about the design and reuse methodologies of virtual components.
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5.16 Un circuit pour �evaluer les polynômes. . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
5.17 Sch�ema de l'architecture micro-contrôl�ee. . . . . . . . . . . . . . . . 110
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Chapitre 1

Introduction G�en�erale

1.1 Cadre g�en�eral

L'�evolution des technologies, les exigences de productivit�e, l'accroissement de la com-
plexit�e des circuits int�egr�es ont contribu�e �a l'�emergence des composants virtuels (IPs)
ainsi qu'au d�eveloppement de logiciels d'aide �a la conception de circuits int�egr�es. Ces
outils et composants permettent d'augmenter la productivit�e des concepteurs en les
d�echargeant de tâches fastidieuses et longues, tout en garantissant un r�esultat �nal
de bonne qualit�e et exempt de d�efauts.

Actuellement, la complexit�e des circuits ne permet pas de les concevoir sans faire
appel �a des m�ethodes de r�eutilisation ou �a l'utilisation massive d'outils automatiques.
L'utilisation de l'abstraction et des composants d�ej�a con�cus sont les cl�es de ce d�e�.

1.2 Motivations

Il faut donc concevoir des composants en vue de leur r�eutilisation dans plusieurs
niveaux d'abstraction. L'objet de cette th�ese est le parcours des principaux niveaux
d'abstraction de la synth�ese mat�erielle en d�egageant pour chacun d'entre eux les con-
traintes de conception qui vont devenir les crit�eres de s�election d'un bloc r�eutilisable.
Une fois ces contraintes d�etermin�ees, il ne reste plus qu'�a concevoir un �eventail de blocs
dans une approche de r�eutilisation: les blocs doivent être facilement s�electionnables,
puis param�etrables, et en�n int�egrables dans un circuit plus important. Une premi�ere
�etude consiste donc �a:

fournir un ensemble de blocs r�eutilisables pouvant être ais�ement s�electionn�es,
param�etr�es et int�egr�es.

17
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L'utilisation des ces blocs peut se faire �a plusieurs niveaux de la synth�ese mat�erielle:
dans la synth�ese comportementale en utilisant une fonctionnalit�e complexe comme
pas de calcul, dans la synth�ese RTL en produisant des macroblocs arithm�etiques sat-
isfaisants �a toutes les contraintes de l'optimisation, et en�n dans la synth�ese logique
en facilitant l'utilisation massive des cellules standards des biblioth�eques cibles. Les
contraintes changent �a chacun des niveaux de description: il s'agit du d�ebit, de la
surface mais aussi des contraintes technologiques et temporelles ou encore de la puis-
sance dissip�ee.

D�ecrire des blocs r�eutilisables n'est pas tout. Encore faut-il qu'ils puissent être
su�samment �ables. La conception des blocs comportementaux, c'est-�a-dire ayant
une latence sup�erieure au cycle d'horloge, nous am�ene �a r�e�echir sur les m�ethodologies
de conception et de r�eutilisation. Il faut:

d�e�nir des m�ethodes de conception et de r�eutilisation a�n de construire
et utiliser les composants virtuels

1.3 Plan de lecture

La th�ese se compose comme suit. L'ensemble de la synth�ese mat�erielle est pr�esent�ee
en chapitre 2: le d�ecoupage en couches d'abstaction, les crit�eres d'optimisation ainsi
que les blocs r�eutilisables.

Contrairement aux autres chapitres consacr�es �a l'�elaboration d'une biblioth�eque
de blocs, le chapitre 3 propose d'am�eliorer l'outil de d�ecomposition technologique a�n
de mieux utiliser les ressources disponibles. En particulier, nous nous e�orcerons de
faciliter l'utilisation des portes complexes des biblioth�eques de cellules standards a�n
de diminuer la puissance dissip�ee.

Le chapitre 4 se consacre �a la conception d'un macrog�en�erateur de blocs arithm�etiques.
Les contraintes du concepteur sont de deux types: l'environnement temporel et la
cible technologique. Aussi avons nous construit un g�en�erateur d'additionneurs et de
multiplieurs r�epondant aux contraintes temporelles et technologiques a�n de produire
des blocs arithm�etiques optimis�es pour chaque jeu de contraintes.

Le chapitre 5 s'attache �a construire une biblioth�eque de composants virtuels (IPs)
sur la d�etection et la correction d'erreur de transmission. Les codes de Reed-Solomon
et de Viterbi sont �etudi�es en d�etail ainsi que leurs multiples r�ealisations mat�erielles.
Les contraintes de surface et de d�ebit nous am�enent �a proposer plusieurs architectures
a�n de couvrir toutes les exigences de performances.
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Le chapitre 6 en�n apporte des �el�ements de r�eexion sur les aspects m�ethodologiques:
les principales m�ethodes de conception et de r�eutilisation sont revues et nous appor-
tons une m�ethode assurant une plus grande sûret�e et rapidit�e de conception, que nous
avons bien entendu appliqu�ee �a l'ensemble des blocs de haut-niveau.
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Chapitre 2

Les synth�eses de circuits int�egr�es

2.1 Exigences de productivit�e

Les objectifs majeurs de la conception VLSI sont l'am�elioration de la qualit�e et de la
productivit�e. La raison en est simple: d'une part le budget allou�e �a la conception de
circuit est �xe (10 personnes sur 18 mois par exemple). D'autre part, la complexit�e
crôit de fa�con exponentielle depuis 1984 d'une centaine de milliers de transistors �a
quelques millions de transistors aujourd'hui. Cette complexit�e devrait atteindre 40
millions de transistors d�es l'an 2010. Si nos m�ethode de conception sont su�santes
pour le moment, il faudrait faire face �a un facteur de 20 �a 40 pour combler le progr�es
technologique. La solution �a ce d�e� est double [1]:

� Concevoir un circuit int�egr�e �a un niveau d'abstraction plus �elev�e. La synth�ese
comportementale permet, pour un même volume de code et de temps de con-
ception, de r�ealiser un circuit beaucoup plus important puisque les d�etails ar-
chitecturaux sont implant�es automatiquement.

� Utiliser les composants et sous-syst�emes existants au lieu de les concevoir. Ceci
permet d'int�egrer un composant en un temps constant, ind�ependamment de
sa complexit�e, au lieu de le r�ealiser en un temps d�ependant de sa complexit�e.
La plupart des circuits existants n'utilisent pas ces composants par manque de
m�ethodologie.

2.2 L'abstraction

L'abstraction, d'un composant par exemple, est une description succincte qui sup-
prime les d�etails d'implantation, inutiles pour en comprendre la fonctionnalit�e. Le
logiciel a plusieurs niveaux d'abstraction cons�ecutifs: au plus bas se trouve le lan-
gage machine, puis le langage assembleur. Encore plus haut se place le langage C
qui lib�ere le programmeur, par exemple, de la gestion des registres internes aux pro-
cesseurs. Dans certains langages comme ADA, le module de sp�eci�cation peut servir
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de niveau d'abstraction suppl�ementaire.

De cet exemple, C.W.Krueger identi�e dans chaque abstraction deux niveaux [2]:
le niveau succinct le plus �elev�e, ou sp�eci�cation, et le niveau d�etaill�e le plus bas, ou
r�ealisation. Lorsque plusieurs couches d'abstraction sont employ�ees, comme dans
l'exemple logiciel pr�ec�edent, la sp�eci�cation d'un niveau aval est la r�ealisation du
niveau amont. L'illustration 2.1 montre comment la repr�esentation interm�ediaire 2
est incluse dans deux couches d'abstractions: comme sp�eci�cation de la premi�ere ab-
straction et comme r�ealisation de la seconde. Elle est donc de taille plus importante
que sa sp�eci�cation mais aussi plus petite que sa r�ealisation.

Représentation 3

Représentation 2

Représentation 1

réalisation
spécification

réalisation
spécification

Abstraction 2

Abstraction 1

Figure 2.1: Les couches d'abstraction.

On distingue dans chaque abstraction trois parties conditionnant l'obtention d'une
r�ealisation: la partie cach�ee et la partie visible, elle-même divis�ee en partie �xe et
variable. La partie cach�ee consiste en tous les d�etails d'implantation qui ne sont
pas visibles dans la sp�eci�cation. Cela peut inclure, par exemple, l'algorithme utilis�e.
La partie �x�ee (visible) regroupe les caract�eristiques invariantes de la r�ealisation.
Elle limite la g�en�ericit�e des r�ealisations possibles. En�n, la partie variable (visible)
repr�esente les caract�eristiques que le concepteur peut faire �evoluer a�n de param�etrer
au mieux son composant. Le choix d'appartenance d'une caract�eristique n'est pas
intrins�eque �a l'objet r�ealis�e. C'est plutôt un choix du concepteur de rendre visible et
g�en�erique ses r�ealisations en augmentant la partie variable. Il est en e�et plus simple
de rendre cach�ees ou �xes les caract�eristiques d'un composant, mais celui-ci devient
moins attractif puisqu'il sera tr�es sp�eci�que. Nous nous proposons donc de d�e�nir
quelles sont les couches d'abstraction contenues dans la synth�ese des circuits int�egr�es.
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2.3 Les �etapes de la synth�ese

2.3.1 Vue d'ensemble

Le ot de conception d'un circuit consiste �a r�ealiser au niveau physique une descrip-
tion algorithmique. Alors que pour les circuits simples utilisant un nombre limit�e
de portes, l'attention du concepteur se portait sur l'optimisation au niveau silicium,
les circuits actuels sont si complexes qu'il a bien fallu d�evelopper un ensemble de
couches d'abstraction a�n de diviser le ot de synth�ese en sous-probl�emes simpli��es.
Le processus de synth�ese, pr�esent�ee en �gure 2.2, apparâit alors comme une cascade
de niveaux d'abstraction cons�ecutifs.

Algorithme

Masques

Synthèse architecturale

Synthèse logique

Génération de layout

Graphe de controle et donnees

Description RTL

Netlist

Synthèse comportementale

Figure 2.2: Le processus de synth�ese.

La description d'entr�ee est un algorithme �ecrit dans un langage de haut niveau
tel que VHDL (Norme IEEE 1076) ou Verilog. La synth�ese comportementale ex-
trait une partie contrôle et op�erative en allouant les op�erateurs et ordonnan�cant les
op�erations suivant les contraintes du concepteur. La synth�ese architecturale associe
les op�erateurs aux modules de librairie et les variables aux points m�emoires pour
obtenir une repr�esentation en transfert de registres. Alors seulement, la synth�ese
logique optimise cette repr�esentation pour fournir un r�eseau de portes explicite pour
les parties combinatoires et s�equentielles. En�n, le circuit est plac�e et rout�e pour
aboutir �a un ensemble de masques prêt �a être fabriqu�e.
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2.3.2 Synth�ese comportementale

Le circuit est sp�eci��e en terme de pas de calcul, s�epar�es par des points de synchroni-
sation ou des lectures/�ecritures des entr�ees/sorties. L'objectif de la synth�ese com-
portementale est de d�ecouper ces pas en ensembles de cycles d'horloge pour fournir
une architecture synchrone. La synth�ese comportementale agit comme un compila-
teur qui d�ecompose une sp�eci�cation de haut niveau en une architecture. Une pl�ethore
d'outils ont �et�e publi�es dans la litt�erature. Citons les outils HYPER [91], de Lis et
Gajski [92], HAL [93], SPLICER [94], CAMAD [95], HERCULES [96]. Aucun de ces
outils, il est vrai. a �et�e reconnu comme l'approche universelle pour tous les domaines
d'application et toutes les architectures cibles. Les di��erences correspondent au choix
qui doivent être faits, comme:

� Le domaine d'application, parmi lesquels les op�erateurs de DSP, les contrôleurs
ou interfaces, et donc le style de l'architecture produite.

� Les mod�eles interm�ediaires utilis�es pour repr�esenter le circuit. Ils sont majori-
tairement bas�es sur des graphes de ot et des machines d'�etats �nis, parmi
lesquels: le graphe de ot de donn�ee, le graphe de ot de contrôle, le graphe de
ot de contrôle et de donn�ee utilis�e dans l'outil BC [97], et les machines d'�etats
munies d'un mod�ele de chemin de donn�ees ou de co-processeurs.

� La exibilit�e du processus de synth�ese qui propose des �etapes contrôlables par
le concepteur et d'autres pas.

� Les descriptions d'entr�ee et de sortie.

� Les algorithmes utilis�es pour chaque �etape du ot de synth�ese qui peuvent varier
d'un outil �a l'autre. Citons, par exemple, les ordonnancements au plus tôt, au
plus tard, ou dirig�es par les forces. On peut �egalement r�ealiser plusieurs tâches
en parall�ele ou s�epar�ement.

Toutefois, on peut dire qu'une fois le code source d�ebarass�e de tous les d�etails
relatifs au langage de description, la synth�ese comportementale peut se d�ecomposer
en trois �etapes majeures, comme ceci est pr�esent�e dans [98], r�ealis�e dans l'outil de
synth�ese AMICAL d�evelopp�e au laboratoire TIMA [99] et pr�esent�e dans la �gure 2.3:

� L'ordonnancement partitionne la description comportementale en sous-graphes
ex�ecutables durant un cycle d'horloge. Le compromis entre la latence et le par-
all�elisme est r�ealis�e sous contraintes de ressources et de temps [3]. Puisque la
surface du circuit est directement fonction du nombre de ressources utilis�ees,
l'�etape d'ordonnancement conditionne les performances de l'architecture pro-
duite.
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Pas de calcul

Ordonnancement

Allocation

Architecture

Graphe ordonnancé

Graphe alloué

Allocation des connexions

Figure 2.3: La synth�ese comportementale.

� L'allocation associe aux op�erations pr�ec�edentes les op�erateurs disponibles en
biblioth�eque. L'objectif est non seulement de minimiser le nombre d'op�erateurs,
mais aussi de choisir intelligemment les points m�emoires. Ceci permet de limiter
la connectique provoqu�ee par le partage trop fr�equent des �el�ements s�equentiels.

� En�n, l'allocation des connexions d�etemine les ressources n�ecessaires �a as-
surer la communication entre les unit�es du chemin de donn�ees. Deux solu-
tions sont propos�ees: une architecture �a base de multiplexeurs ou de bus.
L'architecture �nale est alors g�en�er�ee, le plus souvent comme un contrôleur
s�equen�cant les pas de contrôle et activant les composants �a chacun d'entre eux
[4].

2.3.3 Synth�ese RTL

Une fois l'ordonnancement e�ectu�e, il ne reste plus qu'�a optimiser les op�erations
de chaque p�eriode d'horloge. Toutefois, on ditingue une �etape interm�ediaire entre
la synth�ese comportementale et l'optimisation: la synth�ese RTL ou transfert de
registres. Celle-ci transforme un circuit sp�eci��e pour chaque cycle d'horloge en un
ensemble d'�equations bool�eennes en e�ectuant, elle aussi, une allocation de ressources.
Comme ceci est r�ealis�e dans l'outil de synth�ese RTL ASYL+ [30], et illustr�e dans la
�gure 2.4, on distingue l'�elaboration et la macrog�en�eration:

� L'�elaboration consiste �a compiler le code source en un mod�ele interne o�u sont
sp�eci��e l'ensemble des registres, des op�erateurs et les transferts entre registres
et op�erateurs. Ce mod�ele d�egage les parties s�equentielles et asynchrones au vu
de la syntaxe RTL utilis�ee.

� La macrog�en�eration transforme les machines et op�erateurs en �equations: les
op�erateurs, arithm�etiques par exemple, sont transform�es en �equations contenues
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Elaboration

Macrogénération

Modèle interne

Equations

Tranferts de registres

Figure 2.4: La synth�ese RTL.

dans les �el�ements de biblioth�eque et les �etats des machines d'�etats �nis sont
encod�es. La structure d'une telle g�en�eration se d�ecide en fonction des contraintes
du concepteur, puisque l'optimisation logique ne pourra changer la structure de
la macro.

2.3.4 Synth�ese logique

La synth�ese logique g�en�ere un ensemble de portes, ou netlist, �a partir d'une de-
scription logique sous forme d'�equations bool�eennes. On distingue souvent synth�ese
2-couches et synth�ese multi-couches.

� La synth�ese 2-couches indique qu'un signal d'entr�ee traverse au plus dans
le circuit 2 niveaux de portes logiques pour arriver �a la sortie pourvu que les
signaux soient disponibles sous forme directe ou compl�ement�ee. L'optimisation
d'une telle repr�esentation est laminimisation, ou d�ecomposition de la fonction
en une somme r�eduite de monômes [5].

� La synth�ese multi-couches permet un nombre quelconque de portes sur le
chemin critique et se d�eroule comme la suite logique de la synth�ese 2-couches:
une �etape de factorisationmet en commun une partie des monômes pr�ec�edents
a�n de minimiser le nombre de litt�eraux (variables). La surface en portes du
circuit est en e�et proportionnelle au nombre de litt�eraux [6].

Une fois les �equations optimis�ees, celles-ci sont d�ecompos�ees sur la biblioth�eque
de cellules dont le concepteur dispose. Cette �etape de recouvrement ne modi�e pas la
structure des �equations, mais choisit un ensemble optimal de portes pour minimiser
le ou les crit�eres d'optimisation. L'ensemble de la synth�ese logique est repr�esent�e en
�gure 2.5: seule la phase de d�ecomposition d�epend de la technologie. La minimisation
et factorisation sont �evalu�ees par la complexit�e des �equations bool�eennes, en termes
de nombre de monômes et de litt�eraux.
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Minimisation

Factorisation

Décomposition technologique

Netlist

Somme de monômes (2-couches)

Equations

de la technologie
Synthèse dépendante

Réseau booléen (multi-couches)

de la technologie
Synthèse indépendante

Figure 2.5: La synth�ese logique.

2.4 Les blocs r�eutilisables

2.4.1 Utilisation des macroblocs

Nous entendons par macrobloc un �el�ement d'une biblioth�eque dont le concepteur dis-
pose et qu'il peut directement inf�erer ou instantier sans avoir �a le concevoir. Utiliser
des macroblocs consiste �a choisir une approche biblioth�eque, c'est-�a-dire �a parcourir
tout au long du processus de synth�ese cette biblioth�eque pour en s�electionner les
�el�ements dont il a besoin. Par opposition, le processus de synth�ese pourrait recr�eer
chacun des blocs lorsqu'il en a besoin, et les optimiser en fonction des contraintes.
Ici, nous s�electionnons plutôt que nous concevons.

Force est de constater que les m�ethodes de r�eutilisation ne sont pas assez r�epandues.
Les concepteurs pr�ef�ereraient r�eutiliser plutôt que de concevoir mais leur capacit�e �a
r�eutiliser n'augmente pas avec l'exp�erience. Frakes et Fox [7] concluent que le manque
de formation et de m�ethode est �a l'origine de ce retard.

2.4.2 Les macroblocs dans la synth�ese

Les blocs se r�epartissent entre les di��erentes couches d'abstraction comme le fait le
processus de synth�ese. A chaque �etape correspond un type de macrobloc. Comme
pr�esent�e pr�ec�edemment, la synth�ese de circuits int�egr�es r�ealise une description algo-
rithmique en un r�eseau de portes. Au cours du processus, la contrainte temporelle se
pr�ecise: la synth�ese comportementale utilise comme unit�e de temps le pas de contrôle
pendant lequel se d�eroule une partie de l'algorithme. La synth�ese RTL suppose que
l'ensemble des op�erations combinatoires sp�eci��ees se d�eroulent dans le même cycle
d'horloge. En�n, la synth�ese logique cherche �a minimiser ce cycle en proposant une
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impl�ementation mat�erielle la plus rapide possible.

Ce crit�ere temporel est aussi utilis�e pour classi�er les blocs puisque ceux-ci doivent
être utilis�es dans l'une des �etapes de la synth�ese. La classi�cation est la suivante:
lorsque la latence du bloc est sup�erieure au cycle d'horloge, c'est-�a-dire lorsqu'elle
utilise plusieurs cycles d'horloge, celui-ci est un bloc comportemental, parcequ'il
devra être utilis�e comme une partie d'un pas de contrôle. Lorsque la latence du bloc
peut-être moindre que la p�eriode d'horloge et peut-être inf�er�ee par le compilateur
RTL, celui-ci est un bloc RTL. Les additionneurs et multiplieurs en sont les plus
populaires: ils sont inf�er�es par les op�erateurs +; � du VHDL. En�n, lorsque le d�elai
d'un bloc est inf�erieur �a une p�eriode d'horloge mais qu'il n'existe pas de contrepartie
VHDL ou Verilog, il s'agit d'un bloc logique. C'est le cas de toutes les cellules d'une
biblioth�eque d'ASIC.

Le processus de synth�ese utilise la biblioth�eque qui correspond au niveau d'abstraction
dans lequel celui-ci se trouve. Nous avons constitu�e trois niveaux d'abstraction. Aussi
on utilise trois types de biblioth�eques, comme illustr�e sur la �gure 2.6: chacune des
biblioth�eques est utilis�ee dans l'�etape de la synth�ese correspondant �a la latence des
blocs r�eutilisables qu'elle contient. L'outil utilise donc un bloc comportemental pour
r�ealiser un pas de calcul en synth�ese comportementale, un bloc RTL pour r�ealiser un
op�erateur arithm�etique dans la phase de macrog�en�eration, et un bloc logique pour
r�ealiser une expression bool�eenne en synth�ese logique. Une fois inf�er�e, le bloc subira
la synth�ese des �etapes en aval comme si celui-ci avait �et�e con�cu.

blocs comportementaux

blocs RTL

blocs logiques

synthèse comportementale

synthèse RTL

synthèse logique

Algorithme

Netlist

Figure 2.6: Biblioth�eques de macroblocs.
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2.5 Crit�eres d'optimisation des circuits combina-

toires

Les principaux crit�eres d'optimisation des circuits int�egr�es sont: la surface, la fr�equence
d'horloge, la latence et la puissance dissip�ee (parfois la �abilit�e).

2.5.1 Surface

La surface des circuits combinatoires se d�ecompose en surface active et surface des
interconnexions. La surface active rep�esente la surface des portes combinatoires de
la biblioth�eque cible e�ectuant une op�eration bool�eenne. La surface des interconnex-
ions ne repr�esente, pour un des processus technologiques utilis�es dans le placement et
routage de nos macros, que 15% environ de la surface totale (il s'agit e�ectivement
d'un r�esultat exp�erimental constat�e sur la technologie ST 0.35 �m). On en d�eduit
que la surface active, constante, est une bonne estimation de la surface des circuits
combinatoires, et que le choix d'une r�ealisation n'inuant que peu sur la surface des
interconnexions correspondantes, on peut les n�egliger dans le processus de s�election
des portes logiques. Il est bien sûr indispensable de s'assurer que le circuit g�en�er�e soit
compl�etement routable.

Deux caract�eristiques de la surface (active) sont importantes dans le processus
de synth�ese: premi�erement, celle-ci est additive, et deuxi�emement la surface d'une
cellule est ind�ependante du choix des autres cellules. L'optimisation de la surface
consiste donc �a diminuer la surface de toutes les r�egions des circuits combinatoires
sans pr�ef�erence. De plus, le choix d'une cellule peut se faire ind�ependamment des
choix d�ej�a r�ealis�es. Cette libert�e assurera la simplicit�e et l'optimum du processus de
s�election.

2.5.2 Fr�equence d'horloge

La fr�equence d'horloge est l'inverse du plus long chemin contenu entre les ports
ou les �el�ements s�equentiels. La dur�ee du chemin critique est la somme du temps de
travers�ee des cellules contenues dans ce chemin. Or, le temps de travers�ee d'une cellule
peut être tr�es bien estim�e par la somme d'un temps intrins�eque, �, correspondant au
temps de basculement des transistors MOS et du chargement ou d�echargement de
la capacit�e intrins�eque de la cellule, et d'un temps extrins�eque, �, correspondant au
temps de chargement ou d�echargement des capacit�es attaqu�ees (cellules en amont
Ccell et interconnexions Cinter) [8] selon:

t = � + �(Cinter + Ccell): (2.1)

Pour les technologies submicroniques toutefois, c'est-�a-dire pour lesquelles la di-
mension des transistors est inf�erieure au microm�etre, le temps de mont�ee des tensions
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(slew rate) ainsi que le d�elai des interconnexions interviennent, voire dominent dans
certains cas. A�n de garder le processus de s�election optimal, nous garderons cette
�equation avec des valeurs statistiques du d�elai des interconnexions et des coe�cients
� et Cinter d�ependant de la charge attaqu�ee, de la sortance et de la surface du circuit
combinatoire.

Deux caract�eristiques du chemin critique sont importantes: premi�erement celui-ci
est le maximum de tous les chemins (et non plus la somme), et deuxi�emement le d�elai
d'une cellule d�epend de la charge. C'est pourquoi le processus de s�election est plus
complexe dans le cas de la fr�equence d'horloge, mais peut toujours être optimal.

2.5.3 Latence

La latence d'un circuit correspond au temps �ecoul�e entre l'entr�ee des donn�ees et
leur sortie. Pour un circuit purement combinatoire, il s'agit du chemin critique.
Mais pour un circuit s�equentiel, elle se calcule en nombre de cycles d'horloge. La
latence d'un op�erateur conditionne la longueur d'un pas de calcul. Elle est �egalement
tr�es importante dans les op�erations de transmission de donn�ees, dans le codage par
exemple, o�u il faut pouvoir exploiter l'information d�es qu'elle est disponible. Souvent,
on l'exprime en seconde et non plus en cycle d'horloge selon:

latencetemps = T � latencecycle: (2.2)

2.5.4 Puissance dissip�ee

L'�emergence des ordinateurs personnels et des syst�emes de communication sans �l ex-
ige une faible consommation pour r�eduire les dispositifs de refroidissement et d'alimentation.
Les sources de dissipation sont le courant de fuite, les courants parasites, le courant
de court-circuit et le courant de charge et de d�echarge des capacit�es. Les deux pre-
miers termes sont statiques et n�egligeables. Les deux derniers sont dynamiques, c'est-
�a-dire actifs lors d'une transition logique uniquement. Si les tailles des portes sont
s�electionn�ees de telle mani�ere que les temps de transition en entr�ee et en sortie sont
�egaux, le courant de court-circuit ne repr�esente que 15% de la consommation dy-
namique, mais peut être plus important autrement. La source dominante est le
chargement et le d�echargement des capacit�es en sortie:

P =
1

2
CtotaleV

2
ddfclkEsw; (2.3)

o�u Vdd est la tension d'alimentation, fclk est la fr�equence d'horloge, Ctotale est la
somme de toutes les capacit�es Cint, Ccell, Cinter (capacit�es intrins�eques, des cellules
attaqu�ees et des interconnexions respectivement), et Esw est le nombre moyen de
transitions par p�eriode 1

fclk
. En rempla�cant le courant de court-circuit par une ca-

pacit�e �equivalente virtuelle [9], l'ensemble de la consommation dynamique peut être
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estim�ee par (2.3). Outre la tension d'alimentation, qui peut être abaiss�ee avec un ac-
croissement du chemin critique, le terme �a minimiser est la capacit�e de commutation
Csw = CtotaleEsw.

L'activit�e de commutation d'une porte du circuit combinatoire est di�cile �a es-
timer par le nombre de param�etres structurels ou technologiques qui ne sont pas
toujours facilement exprim�es. On distingue principalement:

� le mod�ele de d�elai. Le choix d'un mod�ele de d�elai permet d'estimer les tran-
sitions logiques, c'est-�a-dire n�ecessaires �a la bonne fonctionnalit�e du circuit,
et les transitions inutiles, celles n'apportant aucune contribution fonctionnelle
(glitch). Celles-ci repr�esentent environ 20% de l'activit�e totale [10]. Le mod�ele
d�elai z�ero suppose que les transitions �a l'entr�ee du circuit sont propag�ees in-
stantan�ement et n�eglige donc la puissance inutile PG. Par contre, le mod�ele
r�eel utilise le temps de propagation (2.1) et prend donc en compte toute la puis-
sance de commutation PL+PG. La �gure (2.7) montre l'inuence du mod�ele de
d�elai sur l'activit�e de commutation: en d�elai z�ero, les transitions en entr�ee sont
instantan�ement propag�ees en sortie de la porte Or et aucune transition n'est ob-
servable puisque le niveau logique reste �a 1. Par contre, lorsqu'on tient compte
du d�elai de l'inverseur, la transition sur la connexion inf�erieure est plus longue
�a se propager que celle sur la connexion sup�erieure. Pendant cette intervalle de
temps, la sortie peut e�ectuer une transition logique compl�ete.

1

1
1 10

0
0

10

0

1

1

délai zéro délai réel

Figure 2.7: Inuence du mod�ele de d�elai sur l'activit�e de commutation.

� la fonctionnalit�e des cellules. Elle conditionne la propagation des commu-
tations des entr�ees �a la sortie de la cellule. Certaines portes sont plus sensibles
que d'autres; par exemple, si on applique les 16 motifs possibles de transition �a
l'entr�ee d'une porte Nand et d'un Xor �a deux entr�ees, la premi�ere commute 6
fois tandis que la seconde 8 fois.

� la d�ependance spatio-temporelle. Une d�ependance spatiale est une con-
trainte entre les entr�ees du circuit pour une p�eriode d'horloge donn�ee, et une
d�ependance temporelle est une contrainte sur une entr�ee pour une succession
de p�eriodes. Lorsque le circuit combinatoire est utilis�e en sortie d'une machine
d'�etats �nis, les entr�ees peuvent être fortement corr�el�ees spatialement et tem-
porellement.
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� la structure du circuit. Par les sortances reconvergentes notamment, elle
entrâine une d�ependance interne du circuit qui peut modi�er fortement l'activit�e
de commutation.

2.6 Techniques d'estimation de la puissance dis-

sip�ee

Le lecteur peut lire Pedram [11] pour avoir une classi�cation exhaustive des techniques
d'estimation et de minimisation de la puissance dissip�ee. Celles-ci se d�ecomposent en
deux classes importantes: les techniques �a base de simulation et celles probabilistes.

2.6.1 Techniques �a base de simulation

Les techniques �a base de simulation, introduites par Tyagi [12], comptabilisent les
commutations pour un ensemble de vecteurs d'entr�ee. Elles sont pr�ecises, support-
ent plusieurs mod�eles de dissipation et de d�elais de propagation, mais sont tr�es vite
limit�ees par le temps de simulation et la m�emoire requise, dû au nombre exponentiel
de vecteurs en fonction du nombre d'entr�ees. Burch [13] r�eduit le nombre de stim-
uli en choisissant de fa�con al�eatoire les stimuli d'entr�ee. Les mesures cons�ecutives,
consid�er�ees comme une variable al�eatoire, convergent en une densit�e normale selon
le th�eor�eme central limite. Le nombre de stimuli �a appliquer d�epend de l'intervalle
de con�ance que l'on se donne. Malheureusement, ces techniques pr�ecises (voire ex-
actes) ne s'appliquent que sur un circuit combinatoire d�ej�a d�ecompos�e, donc ne sont
pas applicables pour la s�election des cellules dans la phase de recouvrement.

2.6.2 Techniques probabilistes

L'estimation de l'activit�e de commutation Esw au n�ud n suppose l'estimation de
la probabilit�e P (n) que le signal au n�ud n soit au 1 logique. En supposant une
ind�ependance temporelle, nous avons:

Esw = 2:P (n)[1� P (n)]; (2.4)

correspondant, pour un d�elai z�ero, �a la somme des probabilit�es de transition de
1 �a 0 et de 0 �a 1. Le graphe de d�ecision binaire [14] (BDD) repr�esentant la fonction
au n�ud n permet de calculer P (n) en un temps lin�eaire par rapport au nombre de
n�uds du BDD [15]. La fonction y = ab + c se repr�esente par le graphe donn�e en
�gure (2.8) dans laquelle nous avons ordonn�e les variables selon a, b, puis c. De la
premi�ere forme de Shannon: y = xifxi + �xif �xi , on e�ectue une travers�ee du sommet
aux feuilles du BDD en calculant:

P (y) = P (xi)P (fxi) + P ( �xi)P (f �xi): (2.5)
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Pour le BDD de la �gure 2.8, on peut par exemple calculer la probabilit�e que le
n�ud racine soit �a 1: P (y) = P (a)P (fa) + P (�a)P (c), P (fa) �etant aussi d�ecompos�e
selon P (fa) = P (b)+P (�b)P (c). Lorsque le BDD est trop grand, Kapoor propose dans
[16] de partitionner le circuit et de remplacer les partitions ind�ependantes (ou peu
corr�el�ees) par une nouvelle entr�ee. Le but est bien sûr de limiter le nombre d'entr�ees
maximal des BDD.

1 1 0

1

1

0

0

c

a

b

Figure 2.8: BDD de l'expression y = ab + c.

Pour prendre en compte les transitions inutiles, Ghosh propose dans [17] la simu-
lation symbolique qui consiste �a propager les probabilit�es de commutation �a travers
le circuit en utilisant un d�elai r�eel. Chaque porte poss�ede une fonction symbolique
d�ecrivant l'ensemble des conditions n�ecessaires �a une commutation. La somme de ces
probabilit�es donne une activit�e moyenne de commutation. Cette m�ethode comporte
les mêmes d�esavantages que les m�ethodes �a base de simulation.

Les m�ethodes probabilistes sont moins pr�ecises que la simulation mais peuvent
être utilis�ees de mani�ere pr�evisionnelle pour comparer les activit�es des di��erentes
cellules et donc être incorpor�ees dans un processus de s�election.

2.7 Inuences des crit�eres d'optimisation

Tous les niveaux de la synth�ese ou presque peuvent inuencer les crit�eres d'optimisation.
Toutefois, chacun d'entre eux d�epend fortement d'une ou deux op�erations sp�eci�ques:

� La latence est �x�ee au niveau comportemental par l'ordonnancement des op�erations.
Le choix d'op�erateurs multicyle dans la phase d'allocation peut �egalement ral-
longer la latence. Une fois les pas de calcul d�ecompos�es en cycles d'horloge, la
latence est �g�ee.

� La surface, tout comme la puissance dissip�ee et la fr�equence d'hologe, d�epend de
la s�election des cellules de biblioth�eques dans l'optimisation logique. Toutefois,
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la surface r�esulte principalement de l'architecture choisie au niveau comporte-
mental et de son degr�e de parall�elisme. Le choix des ressources (allocation com-
portementale ou macrog�en�eration RTL) inuence la surface par le parall�elisme
interne de chaque op�erateur.

� La fr�equence d'hologe d�epend des op�erateurs que l'on place dans chaque cycle:
le châinage d'op�erations dans la synth�ese comportementale puis le choix des
architectures dans l'allocation des ressources (comportementale et RTL) four-
nissent des �equations qui ne pourront être que partiellement optimis�ees dans
la phase de synth�ese logique. Notons aussi que le d�elai des interconnexions
intervient �a pr�esent pour une partie importante du chemin critique.

� En�n, la puissance dissip�ee diminue avec la latence puisque moins d'op�erations
sont �a e�ectuer. On peut �egalement d�econnecter des op�erateurs inactifs pour
annuler leur consommation. Pour le reste du ot, la puissance dissip�ee va sou-
vent de pair avec la surface puisque celle-ci est fonction de la capacit�e totale
attaqu�ee.

2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons pr�esent�e le ot complet de la synth�ese de circuits int�egr�es
suivant les principaux niveaux d'abstraction. Les exigences de productivit�e obligent
le concepteur �a choisir un niveau de description plus �elev�e et �a r�eutiliser le plus grand
mombre de blocs possibles. Nous allons donc, dans un premier temps, �etudier la con-
ception des blocs r�eutilisables, puis les m�ethodologies de conception et de r�eutilisation.

L'objectif de la synth�ese est de satisfaire les contraintes ou les crit�eres d'optimisation
du concepteur. Aussi avons nous pr�esent�e quatre crit�eres d'optimisation importants
que sont la surface, la fr�equence d'horloge, la puissance dissip�ee et la latence.



Chapitre 3

La d�ecomposition technologique

3.1 Introduction

La synth�ese logique g�en�ere un r�eseau de portes �a partir d'une description logique
sous forme d'�equations bool�eennes. Que l'on utilise une synth�ese 2-couches ou multi-
couches, les �equations optimis�ees sont d�ecompos�ees sur la biblioth�eque de cellules dont
le concepteur dispose. Les PAL, de l'anglais Programmable Logic Array, permettent
d'implanter des expressions bool�eennes d�ecrites sous la forme de sommes de monômes.
Toutefois, alors qu'une synth�ese 2-couches est souvent r�eserv�ee aux implantations de
type PAL, une synth�ese multi-couches est presque toujours choisie pour la cible de
cellules standards. Cette �etape de d�ecomposition technologique ne modi�e pas la
structure des �equations, mais choisit un ensemble optimal de portes pour minimiser le
ou les crit�eres d'optimisation. Cette partie seulement s'apparente �a une m�ethode de
r�eutilisation grâce �a une utilisation intensive de la biblioth�eque de cellules standards.
La �gure 3.1 illustre l'�etape de r�eutilisation de la biblioth�eque: chaque porte peut
être inf�er�ee plusieurs fois en fonction de ses performances. Celles-ci sont �evalu�ees par
une fonction de gain, qui peut être la surface, le d�elai ou la puissance dissip�ee, a�n
d'être utilis�ees par l'outil de d�ecomposition technologique. Celui-ci s�electionne alors
un ensemble de portes de la biblioth�eque a�n de recouvrir les �equations bool�eennes
optimis�ees.

Nous limitons donc notre �etude de la synth�ese logique �a la phase de d�ecomposition
technologique. Contrairement aux chapitres suivants, domin�es par la construction
d'une biblioth�eque de composants r�eutilisables, le concepteur n'a pas acc�es �a la bib-
lioth�eque au niveau logique. Celle-ci est en e�et enti�erement fournie par le fondeur.
Par cons�equent, la contribution est ici d'am�eliorer l'outil de d�ecomposition tech-
nologique a�n de mieux utiliser les ressources disponibles. En particulier, nous nous
e�orcerons:

� de proposer une m�ethode e�cace d'utilisation des portes les plus complexes
qui sont �egalement celles de plus fort gain. La complexit�e varie d'une bib-
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Figure 3.1: L'�etape de r�eutilisation en synth�ese logique.

lioth�eque �a l'autre, mais le b�en�e�ce des cellules complexes li�e aux am�eliorations
technologiques rendent ces portes tr�es populaires.

� de proposer une m�ethode de s�election des cellules a�n d'optimiser la puissance
dissip�ee, le seul crit�ere qu'il reste �a approfondir. En particulier, nous optimis-
erons la puissance totale dissip�ee plutôt que la puissance logique.

L'am�elioration de l'outil de synth�ese en vue d'une utilisation accrue de la bib-
lioth�eque est la seule possibilit�e qui nous est o�erte d'envisager une approche de
r�eutilisation pour l'�etape de synth�ese logique. Notre approche est bien entendu appli-
cable �a tous les crit�eres pr�esent�es au chapitre 2. Toutefois, elle prend une dimension
particuli�ere pour le crit�ere de la puissance dissip�ee puisque, comme nous le verrons
par la suite, il s'agit du crit�ere principal d'utilisation de cellules complexes. L'aspect
r�eutilisation y est donc bien illustr�e.

Le chapitre est compos�e comme suit: la section 2 pr�esente l'�etat de l'art des algo-
rithmes classiques de d�ecomposition technologique, que ce soit les isomorphismes ou
la s�election. Puis, nos approches d'isomorphisme et de recouvrement sont pr�esent�ees:
du probl�eme rencontr�e, nous proposons une solution e�cace �etay�ee de r�esultats
exp�erimentaux.

3.2 Les algorithmes classiques

3.2.1 Le recouvrement

La d�ecomposition technologique peut être r�ealis�ee par deux types d'approches: les
algorithmes dynamiques [18][19] et les syst�emes �a bases de r�egles [20][21]. Les
m�ethodes �a base de r�egles supposent qu'une premi�ere r�ealisation, même ind�ependante
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de la technologie, existe. Des transformations locales (ou r�egles) pr�eservant la fonc-
tionnalit�e du circuit sont appliqu�ees a�n d'optimiser les r�ealisations successives. Lss
[20] adopte une strat�egie gloutonne qui consiste �a examiner l'ensemble des r�egles
qui peuvent être appliqu�ees et �a s�electionner celle qui am�ene le plus fort gain, et
cela jusqu'�a obtention d'un minimum local. Socrates [21] examine un nombre �xe
de r�ealisations correspondant �a l'application de plusieurs r�egles successivement et
s�electionne la meilleure combinaison. Ces m�ethodes sou�rent de r�esultats impr�evisibles
dûs �a la recherche de minimums locaux et sont tr�es coûteuses en temps d'ex�ecution
et en m�emoire, �a cause notamment de la g�en�eration des r�egles pour les di��erentes
biblioth�eques cibles.

Les heuristiques dynamiques utilisent les techniques de g�en�eration de code dont
le but est de s�electionner l'ensemble d'instructions conduisant au temps d'ex�ecution
minimum [22]. Le probl�eme de la couverture d'un graphe orient�e acyclique (DAG)
est NP-complet et peut être tr�es bien r�ealis�e par la couverture optimale d'une forêt
d'arbres correspondant �a l'ensemble des graphes obtenus en coupant les n�uds �a sor-
tances multiples. Chaque cellule retenue r�ealise une partie de la fonction �a d�ecomposer
et on lui associe un coût. Dagon [19] etMis [18] divergent quant �a la repr�esentation in-
terne des cellules et de la fonction, mais utilisent la programmation dynamique pour
s�electionner l'ensemble optimal de cellules. Ces heuristiques recherchent un mini-
mum global.

Dans ces deux approches, deux sous-probl�emes doivent être r�esolus: l'isomorphisme
(matching) et la s�election. L'isomorphisme signi�e reconnâitre qu'une portion du
circuit combinatoire peut-être r�ealis�ee par une cellule donn�ee. La s�election signi�e
choisir l'ensemble des cellules qui optimise le crit�ere de d�ecomposition.

3.2.2 Les isomorphismes

Les isomorphismes sont structurels ou bool�eens. Les isomorphismes structurels
repr�esentent le r�eseau bool�een (circuit) et les cellules de biblioth�eque par des fonctions
bool�eennes simples, par exemple en Nand �a deux entr�ees et en inverseurs. Puisque
plusieurs d�ecompositions peuvent exister, toutes les repr�esentations sont suppos�ees
être �enum�er�ees. L'algorithme d'isomorphisme consiste donc �a d�etecter un isomor-
phisme entre le graphe de l'une des repr�esentations d'une des cellules et un sous-
graphe du r�eseau. La �gure 3.2 pr�esente deux d�ecompositions d'une même cellule
de biblioth�eque (Nand �a 4 entr�ees). Elles se distinguent par une structure di��erente
de l'arbre bool�een, �a base de portes Nand2 et d'inverseurs, qui les repr�esente: la
porte de gauche a une structure �equilibr�ee tandis que celle de droite est totalement
d�es�equilibr�ee. Une porte plus complexe peut engendrer plusieurs centaines ou milliers
de d�ecompositions. Ces approches sou�rent du fait que les repr�esentations ne sont
pas canoniques et donc que des isomorphismes potentiels peuvent ne pas être d�etect�es.
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Figure 3.2: Deux rep�esentations d'un Nand4.

Les isomorphismes bool�eens sont bas�es sur une repr�esentation bool�eenne (canon-
ique) des fonctions logiques. Consid�erons une fonction f(x) avec n variables d'entr�ees
de vecteur x. Soit g(y) une fonction de biblioth�eque de m variables de vecteur y. On
suppose n = m bien que, par collage ou en utilisant des conditions don't care, n et m
peuvent être di��erents. f et g sont �equivalentes si

�f(x)� g(x) = 1 (3.1)

En acceptant l'alt�eration de la polarit�e des entr�ees et de la sortie ainsi que la per-
mutation des n entr�ees, f et g sont NPN -equivalentes s'il existe une op�eration de per-
mutation P et des op�erations de compl�ementationNi, No tels que f(x) = No:g(PNi:x)
soit une tautologie. En principe, 2n+1n! veri�cations doivent être r�ealis�ees, chacune
d'entre elles pouvant être e�ectu�ee en temps constant par �equivalence de BDD [23].
Pour r�eduire ce nombre de v�eri�cations, des m�ethodes canoniques, �a base de signa-
tures, ou spectrales sont appliqu�ees:

� les m�ethodes canoniques introduites par Burch dans [24] consistent �a mettre
une fonction sous une forme canonique CNPN repr�esentant sans �equivoque une
classe de NPN -�equivalence. La comparaison de CNPN(f) et de CNPN(g) su�t
pour d�etecter un isomorphisme.

� Les signatures sont des repr�esentations compactes qui caract�erisent quelques
propri�et�es de la fonction. Puisqu'une signature peut être li�ee �a plusieurs fonc-
tions, ces m�ethodes sont potentiellement moins performantes que les formes
canoniques. Les sym�etries, la taille des co-facteurs peuvent n�eanmoins perme-
ttrent de �ltrer les fonctions pour lesquelles il ne peut y avoir d'isomorphisme.
Nous d�eveloppons ci-dessous bri�evement une m�ethode de signature (Actel [25])
que nous avons incorpor�ee dans un outil de synth�ese.
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� En�n, les m�ethodes spectrales caract�erisent compl�etement chaque fonc-
tion. Puisque les op�erations appliqu�ees aux fonctions bool�eennes ont des e�ets
sp�eci�ques sur une ou plusieurs entr�ees du spectre, celui-ci su�t pour d�etecter
l'�equivalence via les op�erateurs Ni, P , Po.

Voici une m�ethode de signature e�cace (qui, en fait, a les propri�et�es d'une forme
canonique). Le lecteur est encourag�e �a lire [26] pour plus d'information. Soit une table
de v�erit�e dont une forme dite canonique est obtenue lorsque les lignes sont rang�ees
selon les valeurs binaires des variables d'entr�ees, et consid�erons la sortie comme un
nombre binaire appel�e nombre-identit�e. Deux fonctions sont P -�equivalentes si elles
ont le même nombre-identit�e minimum. L'id�ee est de distinguer les entr�ees de la
table de v�erit�e de mani�ere �a ne pas tester les n! permutations possibles. Un invariant,
associ�e �a un objet de la table (ligne, colonne ou variable) est d�e�ni comme une valeur
inchang�ee par les �echanges de lignes ou de colonnes (par exemple le poids d'une ligne
ou d'une colonne). Nous rangeons donc les variables par ordre croissant d'invariant.
Pour les variables de même invariant, on regroupe les variables sym�etriques et on
d�ecide de permuter uniquement les groupes sym�etriques de même invariant et de
même cardinalit�e puisque ce sont les seuls �a ne pas pouvoir être distinguables. Le
nombre identit�e minimum obtenu par l'application de ces permutations est �egalement
caract�eristique d'une classe de P-�equivalence. Le b�en�e�ce de tels regroupements est
que le nombre de tables de v�erit�e �a g�en�erer est presque constant comme le montre
le tableau 3.1 r�ealis�e sur une biblioth�eque de FPGA de la soci�et�e ACTEL: pour la
grande majorit�e des cellules, une seule table de v�erit�e (TdV) doit être construite,
alors que pr�es de 500 d'entre elles �etaient pr�ec�edemment requises. Avec peu d'e�ort,
nous r�ealisons une NP -�equivalence [27]. Cette m�ethode servira de comparaison avec
les techniques d'isomorphismes d�evelopp�ees plus loin.

Biblioth�eque nb portes TdV sans invariant TdV avec invariant
Actel1 104 52471 127
Actel2 130 48931 150
Actel3 131 53993 154

Tableau 3.1: Nombre de tables de v�erit�e.

3.2.3 La s�election

Le recouvrement consiste �a s�electionner un ensemble d'isomorphismes r�ealisant
totalement le r�eseau bool�een. Alors que les isomorphismes permettent d'accrôitre
l'espace des solutions, le processus de s�election a pour but de parcourir cet espace
pour s�electionner la meilleure (ou une bonne) solution. Pour cela, les m�ethodes glou-
tonnes choisissent, en parcourant le circuit combinatoire non recouvert, l'isomorphisme
qui am�ene le plus fort gain. Elles n'atteignent malheureusement que des minimums
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locaux puisque la meilleure solution peut passer par le choix d'un isomorphisme
de faible gain mais dont la s�election conduit, par la suite, �a r�ealiser un ensemble
d'isomorphismes de gain plus important.

Par contre, la solution optimale est d�etermin�ee par le parcours exhaustif de l'espace
des solutions, c'est-�a-dire tester toutes les combinaisons possibles d'isomorphismes
r�ealisant la fonction logique. La programmation dynamique nous permet de par-
courir toutes les solutions de mani�ere intelligente en ne d�eterminant la meilleure com-
binaison en chaque n�ud du circuit qu'une seule fois. Soit le graphe de la fonction
�a d�ecomposer repr�esent�e sur la �gure (3.3) qui utilise les mêmes notations que les
formules suivantes. On y a repr�esent�e un isomorphisme, c'est-�a-dire une �equivalence
logique entre une portion d'un arbre bool�een et une cellule de biblioth�eque.

*

+ *

*+

*

racine

noeud

feuille

n

ni
nj

nk

isomorphisme i

Figure 3.3: Graphe du r�eseau �a d�ecomposer.

Lorsque les coûts des isomorphismes sont ind�ependants, on peut d�eterminer en
un temps constant le coût d'un isomorphisme i au n�ud n, c'est-�a-dire le coût du
meilleur recouvrement de sommet n en utilisant l'isomorphisme i. En notant ni les
entr�ees de l'isomorphisme i, et iso(ni) les isomorphismes au n�ud ni:

coût(n; i) = coût(i) +
X

ni2entr�ee(i)
minj2iso(ni)(coût(ni; j)): (3.2)

La solution du recouvrement au n�ud n est donc la combinaison pour laquelle le
coût est minimal:

solution(n) = mini2iso(n)[coût(n; i)]: (3.3)

(3.3) peut donc être reformul�ee par

solution(n) = mini2iso(n)[coût(i) +
X

ni2entr�ee(i)
solution(ni)]: (3.4)
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A chaque n�ud visit�e lors d'un parcours des feuilles �a la racine, (3.4) permet de
calculer le meilleur recouvrement en ce n�ud en calculant le coût de chaque isomor-
phisme. Le meilleur recouvrement �a la racine du graphe est la solution du probl�eme.

Lorsque les coûts des isomorphismes sont d�ependants, comme l'est le d�elai dont le
coût d�epend de la charge et donc des isomorphismes des n�uds sortants, (3.3) ne per-
met plus de d�eterminer la meilleure solution en chaque n�ud. En e�et, la meilleure
solution d�epend non seulement de l'isomorphisme mais aussi de la charge en amont.
Deux passes sont requises: dans la premi�ere passe �a travers le graphe des feuilles �a
la racine, chaque n�ud est visit�e une seule fois et le coût minimum en chaque n�ud
est m�emoris�e pour chaque valeur de la charge. Dans la seconde passe, de la racine
aux feuilles, le meilleur isomorphisme est s�electionn�e pour chaque n�ud bas�e sur les
enregistrements pr�ec�edents. On peut �egalement m�emoriser le meilleur isomorphisme
pour un intervalle de valeurs plutôt que pour toutes les charges possibles (Touati [28]).
Plus la d�ependance est profonde (2 niveaux ici), plus le processus de programmation
dynamique est coûteux.

Pour la capacit�e de commutation, le coût d�epend aussi de la charge par le terme
CcellEsw, o�u Ccell est la capacit�e des cellules attaqu�ees. Mais celui-ci est le même
pour tous les isomorphismes puisque Esw ne d�epend pas des n�uds sortants (et pas
de l'isomorphisme). Ainsi, le meilleur isomorphisme peut être d�etermin�e sans que les
isomorphismes des n�uds sortants ne soient connus.

NAND2

NAND2
AOI22

INV

P=0.109

P=0.179

P=0.109

puissancesurface

C=1

C=0.5

C=0.5
NAND2

Figure 3.4: Recouvrements pour les options surface et puissance.

Consid�erons le circuit de la �gure 3.4 comme un exemple o�u la di��erence entre
recouvrement pour la surface et la puissance dissip�ee est signi�catif. Les probabilit�es
de commutation aux sorties des portes G1, G2 et G3 sont 0.109, 0.109 et 0.179 re-
spectivement. On utilise une biblioth�eque simple de portes Nand2, Inv et AOI22 de
surfaces respectives 1, 0.5 et 2, et de capacit�es d'entr�ee respectives 0.5, 1 et 1. Un
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n�ud est dit actif lorsque la capacit�e de commutation, c'est-�a-dire le produit de la
probalilit�e de commutation et de la capacit�e attaqu�ee, est importante par rapport aux
autres n�uds. Pour le recouvrement surface, on utilise le moins de portes possibles
quitte �a laisser apparents deux n�uds tr�es actifs, de capacit�e de commutation 0.179.
Par contre, le recouvrement puissance vise �a masquer les n�uds tr�es actifs et �a ne
laisser apparents que les n�uds peu actifs, de capacit�e de commutation 0:109

2
. Ainsi,

la recherche du minimum peut consid�erablement modi�er la stucture du circuit en
fonction du crit�ere d'optimisation.

3.3 Isomorphisme de portes complexes

3.3.1 Position du probl�eme

Les crit�eres de surface et de puissance dissip�ee sont sensibles �a la taille des portes
de biblioth�eque utilis�ees parcequ'une cellule complexe contient jusqu'�a deux fois
moins de transistors qu'un ensemble de portes �equivalentes plus petites, sans utiliser
de capacit�es internes. La surface d'une telle cellule, pond�er�ee par le nombre de n�uds
�el�ementaires contenus, est donc faible. De plus, une cellule complexe masque plus de
n�uds que plusieurs cellules �equivalentes donc dissipe tr�es peu de puissance. La �gure
3.5 montre comment une porte complexe, en rempla�cant trois plus petites, est �a la fois
moins grosse et dissipe beaucoup moins de puissance puisqu'elle ne laisse apparent
qu'un seul n�ud: �a gauche, les trois petites portes laissent apparents trois n�uds
de probabilit�e de commutation totale 3:Pt. Par contre, �a droite, un seul n�ud est
apparent tandis que les autres sont masqu�es par la cellule. La puissance dissip�ee est
donc moindre.

surface = 1
surface = 2

puissance = Pt

Pt

Pt Pt

Pt

puissance = 3.Pt

Figure 3.5: Utilit�e des portes complexes.

Il est reconnu que le recouvrement vitesse n'utilise pas les portes complexes car
le chemin critique r�eussit toujours �a passer par le chemin de profondeur maximale.
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Il faut se rappeler, en e�et, que le chemin critique n'est pas une notion additive
mais se d�e�nit comme le chemin de d�elai maximal. A moins de couvrir toutes les
�equations bool�eennes par un ensemble de portes complexes, et même si plusieurs
chemins empruntent des portes complexes, il existe au moins un chemin n'utilisant
que des petites portes. Par cons�equent, ce chemin devient le chemin critique. Nos
r�esultats exp�erimentaux ont par ailleurs con�rm�e ceci.

L'impact d'une porte complexe est donc visible au niveau de l'implantation physique
du circuit, par le nombre r�eduit de transistors utilis�es et le masquage de n�uds actifs.
Les m�ethodes classiques de synth�ese de layout utilisent les approches full-custom ou �a
base de cellules standards. La premi�ere, qui consiste �a dessiner les cellules �a la main,
pour un r�esultat tr�es dense, n'est gu�ere plus utilis�ee pour des raisons �evidentes de
temps de conception. La seconde utilise une biblioth�eque de cellules full-custom d�ej�a
caract�eris�ees �a placer-router de mani�ere automatique. Il existe une troisi�eme m�ethode
innovante pour la synth�ese automatique de macro-cellules. Elle consiste �a g�en�erer le
dessin des masques des cellules, selon un style r�egulier, r�ealisant ainsi une assignation
technologique d'une biblioth�eque virtuelle de portes complexes. Les logiciels TABA
et TROPIC permettent donc [88][89][90]: 1) de g�en�erer toute sorte de portes com-
plexes et pas seulement celles disponibles dans une biblioth�eque de cellules standards,
2) de r�ealiser une synth�ese physique ind�ependante de la technologie, caract�eristique
n�ecessaire pour suivre les avanc�ees technologiques rapides. Ceci permet d'e�ectuer
une migration technologique facile en changeant l'ensemble des r�egles de dessin. Les
logiciels permettent aussi 3) d'ajuster la taille des transistors en fonction des con-
traintes temporelles de telle sorte que le d�elai le long du chemin critique soit diminu�e,
et 4) de s'a�ranchir du coût important de la maintenance d'une librairie de cellules et
de caract�erisation. Cette approche se distingue de celle que nous pr�esentons ici par
le niveau d'abstraction o�u elle se situe: la g�en�eration automatique de masques �a par-
tir d'une biblioth�eque virtuelle n�ecessite la phase d'assignation technologique, alors
que nous nous limitons �a la repr�esentation bool�eenne des cellules de biblioth�eques.
Nous sommes donc tributaires de la biblioth�eque choisie et de ses caract�eristiques
pr�e-d�e�nies, et nous nous e�or�cons d'am�eliorer la phase de synth�ese logique unique-
ment. Les possibilit�es de gain, comme indiqu�ees en �n de chapitre, sont plus faibles
mais sont incorporables dans un outil classique de synth�ese.

Les isomorphismes stucturels supposent la construction de toutes les repr�esentations
possibles des cellules de biblioth�eques en utilisant par exemple les portes �el�ementaires
Nand2 et Inv. Cette approche n'est plus possible pour les portes complexes puisque le
nombre de d�ecompositions crôit exponentiellement en fonction du nombre d'entr�ees;
elle pose probl�eme tant en temps d'ex�ecution qu'en ressource m�emoire. La n�ecessit�e
de construire la biblioth�eque de cellules d�ecompos�ees rend les isomorphismes struc-
turels ine�caces pour les portes complexes.
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Les isomorphismes bool�eens n'utilisent qu'une seule repr�esentation des cellules.
Toutefois, r�esoudre (3.1) n�ecessite de disposer de f , sous-fonction de l'expression
�a d�ecomposer. Trouver tous les isomorphismes possibles pour une cellule de bib-
lioth�eque de m entr�ees au n�ud n n�ecessite d'extraire du graphe toutes les fonctions
de m entr�ees correspondant �a tous les sous-graphes de m feuilles au n�ud n. Cette
proc�edure d'extraction est r�esolue en s�electionnant m points de coupes. La �gure 3.6
montre plusieurs insertions de points de coupe dans un r�eseau bool�een a�n d'extraire
des sous-graphes de 4 entr�ees: l'arbre �etant �equilibr�e, l'outil de d�ecomposition a le
choix entre parcourir la sous-arbre de gauche ou le sous-arbre de droite jusqu'�a con-
currence de quatre feuilles. On trouve donc ici cinq ensembles de points de coupe.

+ +

++++

*

points de coupe

Figure 3.6: Extraction de sous-graphes par insertion de points de coupe.

Or le nombre d'extractions crôit exponentiellement en fonction du nombre de
points de coupe, plus fortement que pour les isomorphismes sructurels, notamment
dû �a l'insertion de paires d'inverseurs, dont le but est d'accrôitre l'espace des solu-
tions en permettant les isomorphismes de cellules �a entr�ees ou sorties compl�ement�ees.
Cette proc�edure d'insertions multiplie par 2m le nombre d'extractions �a e�ectuer. Un
algorithme d'insertions de points de coupe est fourni dans [26] pour les crit�eres sur-
face (ou puissance) et vitesse. L'option surface e�ectue une extraction exhaustive des
sous-graphes de m entr�ees au plus, tandis que l'option vitesse e�ectue un parcours
en profondeur de l'arbre puisque le chemin critique passe par le r�eseau de cellules le
plus profond. Il est donc pr�ef�erable de limiter la profondeur du recouvrement.

3.3.2 Solution propos�ee

La d�ecomposition des cellules ou l'extraction des sous-graphes est une op�eration struc-
turelle pr�eliminaire �a la proc�edure d'isomorphisme. Le probl�eme est qu'il n'y a pas
de contrôle possible entre cette phase structurelle et la phase d'isomorphisme, donc
toutes les d�ecompositions ou toutes les extractions doivent être obtenues pour que
la proc�edure d'isomorphisme accepte ou rejette le candidat. L'id�ee est de r�eunir la
phase d'isomorphisme et la phase stucturelle dans une même op�eration. Le but est



Isomorphisme de portes complexes 45

de pouvoir contrôler la phase structurelle en fonction des indications fournies par
la proc�edure d'isomorphisme. La proc�edure d'isomorphisme ne peut-être donc que
structurelle. Elle est moins performante que son �equivalente bool�eenne mais son util-
isation dans un ot complet de d�ecomposition est beaucoup plus e�cace. L'approche
ci-dessous ne cherche que les d�ecompositions qui conduisent �a un isomorphisme. Du
nombre maximal de d�ecompositions, on ne g�en�ere maintenant que le nombre minimal
d'entre elles.

Une fonction bool�eenne est une expression bool�eenne parenth�es�ee repr�esent�ee par
un graphe orient�e acyclique. Les n�uds du graphe sont les op�erateurs Et, Ou ou
Inv et les feuilles sont les litt�eraux repr�esentants soit des entr�ees primaires, soit des
sous-fonctions. Deux graphes sont �equivalents si leurs fonctions bool�eennes associ�ees
sont identiques. Un sous-graphe est la restriction du graphe �a un sous-ensemble de
ses n�uds.

De�nition 3.3.1 (Expansion de n�ud) Soit un n�ud n Et (respectivement Ou)
d'un graphe. Une expansion de n est une d�ecomposition de n en n�uds Et (respec-
tivement Ou) binaires.

De�nition 3.3.2 (R�eduction de n�ud) Soit un ensemble de n�uds Et (respec-
tivement Ou) cons�ecutifs (i.e., reli�es par une relation p�ere-�ls). La r�eduction de
cet ensemble consiste �a le remplacer par un n�ud n-aire Et (respectivement Ou)
�equivalent.

+

+

+

+

+

une expansion

réduction

Figure 3.7: Expansions et r�eduction.

La r�eduction est l'op�eration inverse de l'expansion, pr�esent�ees en �gure 3.7: l'expansion
de droite n'utilise que des n�uds binaires tandis que la r�eduction de gauche rassemble
tous les n�uds du même type pour former un n�ud de taille maximale. La pr�esence
d'inverseurs entre les n�uds Et et Ou conduit �a de nombreuses repr�esentations grâce
aux lois de DeMorgan. Deux d'entre elles sont importantes pour lesquelles les n�uds
internes sont d�epourvus d'op�erateurs Inv.

De�nition 3.3.3 (Repr�esentation naturelle d'un graphe) La repr�esentation na-
turelle consiste �a repousser les inverseurs aux feuilles du graphe, grâce aux lois de
DeMorgan.
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De�nition 3.3.4 (Repr�esentation invers�ee d'un graphe)

la repr�esentation invers�ee consiste �a introduire dans la repr�esentation naturelle du
graphe une paire d'inverseurs et �a en propager un jusqu'aux feuilles.

*

+

+

*+

+

représentation

naturelle

représentation

inversée

Figure 3.8: Repr�esentations naturelle et invers�ee.

La �gure 3.8 montre ces deux repr�esentations qui consistent �a enlever les inverseurs
des n�uds internes: au centre, les inverseurs sont repouss�es aux feuilles de l'arbre,
tandis qu'�a droite, un des inverseurs est laiss�e �a la racine de l'arbre et les autres aux
feuilles. Le graphe r�esultant est soit compl�ement�e (repr�esentation invers�ee), soit direct
(repr�esentation naturelle). Le recouvrement consiste �a choisir une repr�esentation
commune pour le graphe de la fonction et des cellules de biblioth�eque a�n de d�etecter
les isomorphismes. On choisit pour le graphe l'expansion de la repr�esentation naturelle
qui minimise la profondeur des n�uds binaires. Ce choix a pour but de diminuer le
chemin critique. On choisit pour les cellules la forme r�eduite des repr�esentations
naturelles et invers�ees. En e�et, l'utilisation des op�erateurs Nand2/Inv permet de
repr�esenter les n�uds Et et Ou. A pr�esent, la repr�esentation distincte des n�uds Et
et Ou nous oblige �a g�erer les deux formes �equivalentes de DeMorgan. Le contrôle
que nous e�ectuons sur le choix des d�ecompositions vient de la d�ecoration que nous
apportons aux cellules et au graphe de la fonction �a d�ecomposer:

De�nition 3.3.5 (D�ecoration des cellules) La d�ecoration d'un n�ud Et ou Ou
est le nombre de n�uds binaires contenus dans une expansion de ce n�ud. Il s'agit
du nombre de ses �ls moins un.

De�nition 3.3.6 (D�ecoration du graphe) La d�ecoration d'un n�ud binaire est le
nombre maximal de n�uds binaires cons�ecutifs de même type contenus dans le sous-
graphe de racine ce n�ud. Elle se calcule par la r�ecursion d�eco(n) = 1+

P
vi
d�eco(vi),

o�u vi sont les �ls de même type que n.

Nous cherchons �a pr�esent �a recouvrir un sous-graphe du r�eseau bool�een par un
n�ud d'une cellule de biblioth�eque (pas encore par une cellule enti�ere). Pour d�etecter
un isomorphisme potentiel, nous acceptons provisoirement les cellules pour lesquelles
le n�ud est d�ecomposable dans le graphe et nous �eliminons les autres. La condition
pour qu'un tel recouvrement soit possible, mais pas encore certain, est la suivante:
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Propri�et�e 3.3.1 (Condition d'isomorphisme) Soit un n�ud g du graphe �a re-
couvrir par un n�ud c d'une cellule de biblioth�eque. Un isomorphisme est possible
entre ces deux n�uds si et seulement si:

(
type(g) = type(c)
d�eco(c) � d�eco(g):

(3.5)

En e�et, si la d�ecoration de la cellule est inf�erieure �a celle du graphe, alors il
existe une expansion de la cellule isomorphe au sous-graphe de racine g. Dans le cas
contraire, au moins un des n�uds de la cellule ne trouvera pas un n�ud du graphe
du même type. La topologie du graphe dirige la d�ecomposition des cellules: les seules
d�ecompositions g�en�er�ees sont celles qui conduisent �a un isomorphisme.

Une cellule est constitu�ee de plusieurs niveaux de n�uds. (Par exemple, un AO21
est constitu�e d'un n�ud Ou suivi d'un n�ud Et.) L'algorithme cherche toutes les
expansions du n�ud racine. Pour celles-ci, il associe les n�uds �ls de la cellule avec
les sous-graphes de l'expansion. Pour chaque association, les deux phases successives
(expansion et association) sont r�ep�et�ees jusqu'aux feuilles de la cellule. Toutes les
combinaisons d'expansions et d'associations sont les solutions de l'algorithme. Une
cellule r�ealisant un isomorphisme poss�ede forc�ement une telle d�ecomposition et une
de ces d�ecompositions conduit �a un isomorphisme puisque les deux graphes sont
isomorphes.

3.3.3 Expansions et Associations

G�en�erer une expansion consiste �a former un graphe de n�uds binaires. Ce probl�eme
est r�esolu par une approche diviser-pour-mieux-r�egner qui consiste �a former les sous-
graphes droits et gauches du n�ud racine, toutes les tailles de ces sous-graphes devant
être examin�ees: pour une d�ecoration de N , on forme le n�ud binaire et on cherche les
expansions gauches et droites de d�ecoration respectives i et N � 1� i pour i variant
de 0 �a N � 1. Lorsque la taille d'un sous-graphe est nulle (feuille de la cellule), une
feuille de l'expansion est atteinte. Le nombre d'expansions d�epend de la structure du
graphe. Dans le pire cas, pour un n�ud n-aire, on en compte (avec E0 = 1):

E =
N�1X
i=0

EiEN�1�i (3.6)

Consid�erons �a titre d'exemple la �gure 3.9 pr�ealablement d�ecor�e, ainsi que la
cellule �a d�ecomposer. La proc�edure d'expansion trouve deux expansions du n�ud
racine (Ou3). En e�et, trouver une expansion d'un n�ud de d�ecoration 2 n�ecessite
de d�eterminer deux n�uds binaires cons�ecutifs dans l'arbre bool�een. On en trouve
�evidemment deux, suivant que l'outil de d�ecomposition emprunte le sous-arbre gauche
ou le sous-arbre droit.
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Figure 3.9: Exemple d'isomorphisme.

Nous avons �a pr�esent un ensemble de �ls de la cellule et un ensemble de sous-
graphes �a associer pour r�ealiser un isomorphisme. Les �ls de la cellule sont des n�uds
n-aires de type di��erent de celui qui vient d'être d�ecompos�e ou sont des feuilles. Les
sous-graphes sont des feuilles (d�ecoration 0), ou des n�uds binaires. Lorsque ces
n�uds binaires sont du même type que leur p�ere, on leur donne provisoirement la
d�ecoration 0, �etant trait�es comme des feuilles. La condition pour laquelle un �ls de la
cellule peut-être associ�e �a un sous-graphe est que cette association v�eri�e la condition
d'isomorphisme (3.5b) puisque les n�uds sont maintenant de même type.

De�nition 3.3.7 (Association) Soit un ensemble C de �ls de cellule et un ensemble
G de sous-graphes de même cardinalit�e. Une association lie chaque �el�ement Ci de C
avec un �el�ement di��erent Gi de G tel que Ci et Gi v�eri�e la condition d'isomorphisme
(3.5).

Etant donn�e deux ensembles �a associer, la propri�et�e suivante permet de tester
l'existence d'une telle association.

Propri�et�e 3.3.2 (Existence d'une association) Soit les ensembles C et G rang�es
par d�ecoration croissante. Il existe une association si et seulement si:

8i 2 [1; N ]; d�eco(Ci) � d�eco(Gi): (3.7)

En�n, il nous faut savoir si la construction d'une association peut e�ectivement
se terminer avec succ�es.

Propri�et�e 3.3.3 (Construction d'une association) Soit un ensemble C de �ls
de cellule et un ensemble G de sous-graphes de même cardinalit�e. On suppose l'existence
d'une association A entre les �el�ements de C de plus forts poids et un sous-ensemble
de G quelconque. S'il existe une association entre C et G, alors A peut toujours être
compl�et�ee en une association entre C et G.
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Cette propri�et�e nous permet de construire it�erativement toutes les associations
possibles: tout d'abord, l'existence d'une association est v�eri��ee (3.7). Ensuite, on
associe �a chaque �el�ement Ci de C une liste Li de sous-graphes Gj de G tel que la
condition d'isomorphisme est v�eri��ee pour tous les couples (Ci, Gj). On parcourt
C en partant de l'�el�ement de d�ecoration maximale. Lorsqu'on traite Cj, on a d�ej�a
form�e toutes les associations Aj+1 entre les Ci et G pour j+1 � i � N . Pour chaque
�el�ement l de Lj, on forme les associations Aj entre les Ci et G pour j � i � N
en ajoutant aux Aj+1 le couple (Cj, l). l est �elimin�e de chaque liste Li. Lorsque
j = 1, on a trouv�e toutes les associations. Le nombre de ces associations d�epend des
d�ecorations de la cellule et du graphe. Dans le pire des cas, on en trouve N !.

Reprenons notre exemple 3.9. Pour l'expansion de droite, nous avons l'ensemble
des sous-graphes de cardinalit�es (0; 3; 1), la cardinalit�e nulle provenant du n�ud bi-
naire de gauche consid�er�e �a pr�esent comme une feuille. Mais les �ls de la cellule �a
d�ecomposer sont de cardinalit�es (2; 2; 0). La propri�et�e 3.3.2 nous indique qu'il n'existe
pas d'association puisque le �ls de d�ecoration 2 ne peut s'associer avec le sous-arbre
de d�ecoration 1. Par contre, pour l'expansion de gauche, nous avons l'emsemble des
sous graphes de cardinalit�es (0; 3; 2). Pour ce cas, il existe deux associations suivant
que l'on permute les deux �ls identiques de la cellule. Une fois une phase d'expansions
et d'associations e�ectu�ee, il ne reste plus qu'�a la recommencer jusqu'�a obtention des
feuilles de la cellule. Pour l'une de ces associations uniquement, deux expansions
existent, donc deux isomorphismes seulement sont d�etect�es. Notons qu'une cellule de
7 entr�ees poss�ede d�ej�a beaucoup plus que deux d�ecompositions.

D'apr�es la construction pr�ec�edente, l'algorithme permute l'ensemble des feuilles.
C'est souvent irr�ealisable et de plus totalement inutile dans un recouvrement surface
ou puissance. Et puisque cette proc�edure d'isomorphisme n'est pas con�cue pour le
recouvrement vitesse, qui n'utilise que tr�es peu les portes complexes, nous renon�cons
�a cette permutation. Les cellules contenant un cycle, telles que les multiplexeurs
et les Xors peuvent être repr�esent�ees par des graphes sans cycle mais utilisant des
feuilles identiques (�gure (3.10)). L'algorithme permute ces feuilles. Ensuite, pour
chaque isomorphisme r�ealis�e, il faut v�eri�er que les sous-graphes associ�es aux feuilles
identiques sont isomorphes. Cette m�ethode permet de palier �a l'inconv�enient majeur
des approches structurelles.

La complexit�e de notre algorithme est la même que l'isomorphisme structurel dans
le pire cas, c'est-�a-dire lorsque toutes les d�ecompositions d'une cellule conduisent �a
un isomorphisme. Notre algorithme doit les trouver et e�ectuera donc toutes les
d�ecompositions n�ecessaires. Toutefois, la complexit�e est faible dans le cas moyen,
c'est-�a-dire lorsque peu de d�ecompositions conduisent �a un isomorphisme. Dans ce
cas, notre algorithme ne va trouver que celles-ci alors qu'une approche d'isomorphisme
structurel essaiera toutes les d�ecompositions possibles.
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Figure 3.10: Repr�esentation d'un multiplexeur.

3.3.4 R�esultats exp�erimentaux

La proc�edure d'isomorphisme de portes complexes [29] est compar�ee aux deux autres
proc�edures d'isomorphismes structurels et bool�eens pr�ec�edemment pr�esent�ees. Les
biblioth�eques utilis�ees sont cg24 and hg62g des soci�et�es japonaises Fujitsu et Hitachi.
Elles contiennent quelques portes complexes, certaines d'entre elles poss�edent jusqu'�a
16 entr�ees. Les m�ethodes d'isomorphismes classiques ne peuvent être appliqu�ees
puisque le nombre de d�ecompositions et d'extractions est prohibitif. Aussi, nous
comparons notre proc�edure aux heuristiques d�evelopp�ees dans l'outil de synth�ese
ASYL+ [30]:

� l'isomorphisme structurel (Keutzer [19]) est appliqu�e �a une partie seulement
des d�ecompositions. Les graphes de profondeur minimale sont g�en�er�ees ce qui
permet de repr�esenter presque toutes les d�ecompositions des petites cellules
et de ne repr�esenter qu'un nombre constant des d�ecompositions des cellules
plus complexes (heuristique 1). Une deuxi�eme heuristique est appliqu�ee qui
revient �a �eliminer toutes les cellules dont le nombre exhaustif de d�ecompositions
est trop important, c'est-�a-dire les cellules dont le nombre d'entr�ees est grand
(heuristique 2).

� l'isomorphisme bool�een (Actel [25]) est appliqu�e sur une partie seulement des
extractions. On utilise la proc�edure d'extraction exhaustive pour les nombres de
points de coupe faibles (au plus 6 points de coupe) et on s�electionne une partie
des extractions pour les nombres de points de coupe plus importants. Bien sûr,
les isomorphismes des cellules complexes n'ont que tr�es peu de chance d'être
d�etect�es puisque le nombre d'extractions retenues est tr�es faible. Notons aussi
que la pr�esence de paires d'inverseurs augmente consid�erablement le nombre
d'extractions, qui est plus important que pour la proc�edure d'isomorphisme
structurel.

Comme pr�esent�e dans le tableau 3.2, notre proc�edure optimise le crit�ere puissance
(et �egalement le crit�ere surface) de 4% �a 6.2% par rapport aux meilleures heuristiques
des isomorphismes structurels et bool�eens. L'estimateur de puissance dissip�ee est la
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Benchmarks Notre Isomorphismes Isomorphismes Isomorphismes
proc�edure structurels 1 structurels 2 bool�eens

5xp1 2247.6 2486.5 2311.2 2352.8
9sym 3081.1 4420.6 3409.4 3563.1
alu2 5595.5 7367.1 5928.6 6074.6
alu4 25389.1 32356.0 27446.9 28673.8
b9 4632.2 6220.2 4925.2 5051.3

bbara 1048.1 1179.3 1091.7 1113.5
bbsse 2115.2 2495.4 2203.3 2237.1
bbtas 423.0 430.9 425.6 426.4

beecount 804.9 873.5 828.4 841.1
bw 3008.9 3289.6 3034.2 3067.0
clip 5329.6 6333.7 5551.6 5642.1
count 2613.2 3038.9 2722.0 2756.2
cse 2949.5 3627.9 3088.3 3167.4
dk14 1463.5 1653.2 1524.4 1534.8
don�le 1362.2 1620.4 1418.9 1427.2
duke2 8122.4 10516.7 8560.8 8758.6
esd 6437.9 8281.5 6756.1 6994.9
f51m 2210.5 2437.5 2282.6 2278.5
frg1 4520.2 5062.3 4708.5 4792.2
jay 4347.9 5627.9 4509.0 4599.2
keyb 5046.6 6047.1 5256.8 5359.5
irkman 2049.4 2343.9 2134.7 2167.2
lion 295.4 295.4 295.4 295.4

misex1 1043.5 1111.0 1066.9 1068.5
planet 7489.8 8983.6 7801.8 7958.1
platcos 5511.0 5694.0 5540.6 5549.5
rd53 1143.1 1173.4 1150.7 1164.4
rd84 11012.5 14498.1 12471.3 13200.5
s1a 3138.7 3814.7 3269.4 3328.5
sand 9677.8 11984.1 10081.0 10271.6
sao2 2614.6 3290.2 2743.5 2817.8
styr 6239.2 7854.2 6521.1 6650.9
tbk 4993.6 6487.6 5301.6 5457.0
vg2 4144.5 5187.8 4347.1 4439.2
z4ml 1532.6 1587.2 1536.4 1538.2

Gain Ref. 16% 4% 6.2%
comparatif

Tableau 3.2: Notre proc�edure d'isomorphisme pour l'optimisation en puissance.
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m�ethode probabiliste d�elai z�ero pr�ec�edemment pr�esent�ee. L'unit�e de puissance est le
micro Watt par MHz. L'isomorphisme bool�een est potentiellement meilleur que son
�equivalent structurel mais puisque sa mise en �uvre est plus complexe, les cellules
complexes ne peuvent presque jamais être reconnues. La premi�ere heuristique, ici
mauvaise, sera utilis�ee dans le cas d'une biblioth�eque majoritairement compos�ee de
cellules complexes.

3.4 S�election orient�ee puissance

3.4.1 Position du probl�eme

Les mod�eles incorporables dans le processus de s�election n'optimisent que la puissance
logique. Cela signi�e que 20% de la puissance dynamique est ignor�ee. Mais cela peut
aller beaucoup plus loin si le circuit �a d�ecomposer est tr�es d�es�equilibr�e puisque les
transitions parasites (glitches) sont sensibles aux di��erences de d�elai qui d�ependent
directement de la profondeur du circuit. Une deuxi�eme source de g�en�eration de tran-
sitions parasites est la non-synchronisation des entr�ees du circuit combinatoire sur le
même front d'horloge. En e�et, l'application d'un tel vecteur d'entr�ees revient en fait
�a appliquer plusieurs vecteurs cons�ecutifs temporellement corr�el�es. Par exemple, con-
sid�erons le circuit de la �gure 3.11, compos�e de deux Xor de temps de propagation nul
(mod�ele d�elai z�ero) mais dont les entr�ees sont synchronis�ees sur trois fronts successifs.
La stimulation du vecteur propos�e fournit 5 transitions alors que la synchronisation
des entr�ees sur le même front d'horloge n'en fournit qu'une.

10 2

0 1 2

1 2

Figure 3.11: Synchronisation des entr�ees du circuit.

Dans ces deux conditions, le mod�ele d�elai z�ero synchronis�e sur le même front
d'horloge s'av�ere être tr�es �eloign�e de la r�ealit�e. Il serait donc utile de proposer une
mod�elisation, même approch�ee, de la puissance totale, incorporable dans le processus
de s�election, et dont le but serait de modi�er la s�election des portes en fonction de la
propagation r�eelle des transitions.
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3.4.2 Mod�elisation des transitions inutiles

La commutation inutile de la sortie des cellules combinatoires d�epend des deux fac-
teurs suivants [31]: la di��erence de temps d'arriv�ee aux entr�ees de la porte et
la sensibilit�e de celle-ci aux signaux d'entr�ee. La commutation est cr�e�ee �a la sortie
d'une porte �a cause de la di��erence des temps d'arriv�ee �a ses entr�ees. Alors, la transi-
tion peut-être propag�ee aux portes de sortie suivant leurs sensibilit�es. La probabilit�e
d'une telle commutation ne peut-être estim�ee de la même mani�ere qu'une transition
logique pour deux raisons: premi�erement, la probabilit�e ne d�epend plus seulement de
la fonctionnalit�e du r�eseau bool�een mais aussi de sa structure (la longueur des chemins
par exemple). Deuxi�emement, les vecteurs cons�ecutifs sont maintenant corr�el�es. Par
exemple, au temps t correspondant �a une commutation possible, les entr�ees dont le
temps d'arriv�ee est �egal �a t peuvent changer, les autres pas. Par cons�equent, les deux
vecteurs cons�ecuctifs (�a t et t+ 1) ne sont plus ind�ependants. La formule (2.4) n'est
donc plus valide pour ces transitions.

A�n de r�esoudre ce probl�eme, le calcul des probabilit�es est bas�e sur le d�elai de
propagation et la sensibilit�e de chaque porte: les probabilit�es de commutation et les
temps d'arriv�ee sont connus �a l'entr�ee du circuit. Ils sont propag�es �a travers le cir-
cuit en utilisant le d�elai r�eel des portes. Chacune d'entre elles modi�e la probabilit�e
de commutation en fonction de sa capacit�e �a propager la commutation des entr�ees
�a sa sortie, ce que nous appelons sensibilit�e. Finalement, les probabilit�es de toutes
les commutations en sortie de portes sont additionn�ees pour fournir la puissance dy-
namique moyenne.

La premi�ere �etape consiste donc �a propager les temps d'arriv�ee des commutations
�a travers le circuit. Pour cela, le temps de propagation r�eel (2.1) est utilis�e. Toutefois,
deux transitions proches dans le temps �a l'entr�ee ne fourniront pas deux transitions en
sortie si l'intervalle de temps est plus petit que le temps de propagation de la cellule.
Nous discr�etisons donc les temps d'arriv�ee en sortie de la cellule de telle sorte qu'ils
soient tous s�epar�es d'au moins le temps moyen de propagation de la cellule. Ces prop-
agations sont illustr�ees sur l'exemple 3.12 qui est la propagation en d�elai r�eel ou z�ero
de signaux synchronis�es sur le même front d'horloge. Le mod�ele d�elai z�ero ne fournit
qu'une seule transition en sortie de la porte Ou, tandis que le d�elai r�eel en g�en�ere deux.

La seconde �etape consiste �a associer �a ces commutations une probabilit�e dont la
valeur d�epend de celle de la commutation en entr�ee de la cellule, pond�er�ee par la
sensibilit�e de celle-ci. Reste donc �a calculer la sensiblit�e d'une porte.

De�nition 3.4.1 (Sensibilit�e d'une cellule) La sensibilit�e d'une cellule caract�erise
sa capacit�e �a propager les commutations des entr�ees vers la sortie.

La sensibilit�e d�epend de l'ensemble des entr�ees qui commutent ainsi que de l'�etat
de toutes les entr�ees. Consid�erons �a nouveau le circuit de la �gure (3.11) pour s'en
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Figure 3.12: Propagation des temps d'arriv�ee.

assurer. En mod�ele d�elai z�ero, les deux entr�ees du premier Xor2 commutent en même
temps donc la sortie ne commute pas. En revanche, en mod�ele r�eel, seule une des
deux entr�ees commute donc la sortie commute. De plus dans le circuit de la �gure
(3.12), si l'entr�ee non invers�ee est �a 0, la cellule Ou2 se comporte comme un inverseur
donc propage tr�es bien les commutations de l'entr�ee compl�ement�ee. Par contre, si
elle est �a 1, la sortie ne peut jamais changer de valeur quelque soit le comportement
de l'entr�ee compl�ement�ee.

Consid�erons une cellule de N entr�ees, dans un �etat probabiliste P , et subissant
la commutation de l'ensemble des entr�ees S. On d�e�nit alors: ci tous les vecteurs
d'entr�ee possibles (0 � i < 2n), sw(ci; S) le vecteur d'entr�ee obtenu en commutant
dans ci l'ensemble des entr�ees S, g(ci) la valeur de la sortie pour le vecteur ci et p(ci)
la probabilit�e d'occurrence du vecteur ci. Alors la sensibilit�e moyenne de la cellule C
est la somme des probabilit�es des vecteurs d'entr�ee pour lesquels la commutation de
S founit une commutation en sortie:

Propri�et�e 3.4.1 La sensibilit�e moyenne de la cellule C, pour l'ensemble d'entr�ees
S, dans un �etat probabiliste P est:

Sen(C; S; P ) =
X

0�i<2n
p(ci):[g(ci)� g(sw(ci; S))]: (3.8)

La probabilit�e de chaque vecteur d'entr�ee se calcule soit directement comme le
produit des probabilit�es des entr�ees si celles-ci sont ind�ependantes ou en utilisant �a
nouveau les BDD dans le cas contraire. Cette sensibilit�e est moyenne puisqu'elle sup-
pose que tous les �etats des entr�ees peuvent être atteints en fonction de la probabilit�e
de chacune d'entre elles. En supposant une ind�ependance entre la sensibilit�e et la
probabilit�e de commutation de S, alors

Propri�et�e 3.4.2 La probabilit�e moyenne de commutation en sortie de C pour la
commutation de S, dans un �etat probabiliste P , est:

Psw(C; S; P ) = Psw(S):Sen(G; S; P ): (3.9)
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Pour que cette probabilit�e soit moyenne, il faut consid�erer l'ensemble des combi-
naisons S possibles avec leur probabilit�e respective. Si deux entr�ees A et B peuvent
commuter en même temps avec des probabilit�es Psw(A) et Psw(B), il faut en e�et con-
sid�erer les combinaisons AB, A et B avec les probabilit�es respectives Psw(A)Psw(B),
Psw(A)(1� Psw(B)) et (1� Psw(A))Psw(B):

Propri�et�e 3.4.3 Pour les s entr�ees de même temps d'arriv�ee (avec P 1 = P et P 0 =
1� P ), on consid�ere les ensembles S:

8(i1; i2; :::; is) 2 [0; 1]s; S = fsj=ij = 1g avec Psw(S) = P i1
sw(s1)P

i2
sw(s2):::P

is
sw(ss):

(3.10)

L'approximation de notre m�ethode vient de (3.9) puisque la simulation montre
que la sensibilit�e de C n'est pas ind�ependante des entr�ees S, c'est-�a-dire que les
commutations des entr�ees S ne se r�epartissent par al�eatoirement par rapport aux
vecteurs d'entr�ee. A titre d'exemple, calculons le nombre de commutations en sorties
des circuits de la �gure (3.12):

� en mod�ele r�eel, l'ensemble des entr�ees commutantes sont fAg puis fCg avec une
probabilit�e de 1

2
. La sensibilit�e est la somme des probabilit�es des vecteurs pour

lesquels fCg puis fAg est �a 0: Sen(Ou2; fAg; 1
2
; 1
2
) = 1

4
+ 1

4
= 1

2
. La probabilit�e

de commutation de Z est donc Psw(Z) = Psw(A)
1
2
+ Psw(C)

1
2
= 1

2
. Pour les 16

paires de stimuli possibles, on obtient 8 commutations de Z, ce qui correspond
bien �a 16 � 1

2
.

� En mod�ele d�elai z�ero par contre, les deux entr�ees A et C arrivent en même
temps, donc les ensembles A, C et AC doivent être consid�er�es (cf 3.10) avec
les probabilit�es respectives 1

2
(1 � 1

2
) = 1

4
, (1 � 1

2
)1
2
= 1

4
et 1

2
1
2
= 1

4
. Les sensi-

bilit�es correspondantes sont Sen(Ou2; fAg; 1
2
; 1
2
) = 1

2
, Sen(Ou2; fCg; 1

2
; 1
2
) = 1

2

et Sen(Ou2; fA;Cg; 1
2
; 1
2
) = 1

2
. En sommant ces trois possibilit�es, la probabilit�e

de commutation en sortie est (eq 3.9): Psw(Z) =
1
8
+ 1

8
+ 1

8
= 3

8
. La simulation

des mêmes 16 paires de vecteurs d'entr�ee fournit �a pr�esent 6 commutations de
sortie ce qui correspond bien �a 16 � 3

8
.

3.4.3 R�esultats exp�erimentaux

Nous avons utilis�e notre mod�elisation [32] dans deux exp�erimentations di��erentes:
premi�erement, nous comparons notre simulateur par rapport �a la simulation exhaus-
tive des circuits dans les cas d'une synchronisation sur le même front d'horloge ou sur
plusieurs fronts. Le but de cette comparaison est de montrer que notre mod�elisation
r�ealise de meilleures estimations que le mod�ele d�elai z�ero. Deuxi�emement, nous in-
corporons le mod�ele dans le processus de s�election a�n de trouver une combinaison
de cellules qui minimise la puissance totale et non plus la puissance logique.
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La simulation exhaustive consiste �a appliquer toutes les paires de stimuli possibles,
a�n de s'a�ranchir de la corr�elation temporelle. Par exemple, un circuit �el�ementaire
de deux entr�ees poss�ede 4 stimuli possibles donc 16 paires de stimuli �a appliquer.
Nous nous limitons aux circuits pour lesquels le nombre d'entr�ees est faible (5 au
plus) puisque la simulation exhaustive exige d�ej�a 210 stimuli. Nous recouvrons ces
r�eseaux bool�eens par des portes simples (Et, Ou et Inv) et lan�cons les deux estimateurs
(tableau 3.3). Le mod�ele d�elai z�ero n'estime pas 13.5% de la puissance dynamique
mais la moiti�e dans le cas de plusieurs fronts de synchronisation. Notre estimateur
estime mieux la puissance dynamique bien qu'il s'en �ecarte lorsque la profondeur du
r�eseau augmente. En e�et, le calcul de puissance s'appuie sur les probabilit�es de com-
mutations des portes d'entr�ees, donc peut perdre de la pr�ecision lorsque le nombre de
portes cons�ecutives est trop important. Toutefois, nous comparerons notre estimateur
dans le cas d'architectures arithm�etiques (additionneurs et multiplieurs) profondes,
par rapport aux nombres th�eoriques de commutations. Pour ces circuits �egalement,
il s'av�ere beucoup plus pr�ecis que le mod�ele d�elai z�ero. Sur les exemples test�es, les
transitions inutiles sont estim�ees �a 12% pr�es.

même front fronts di��erents
benchs simulation d�elai z�ero d�elai r�eel simulation d�elai z�ero d�elai r�eel

transitions erreur erreur transitions erreur erreur

bbtas 15102 -14% 1.9% 32451 -59.9% 8.7%
bw 107652 -12% 1.8% 257652 -63.2% 13.4%
dk15 34508 -14% 1.6% 61409 -51.6% 7.3%
dk17 30040 -14% 0.7% 55039 -53.0% 8.4%
dk27 3008 -13% 2.0% 5011 -47.7% 3.3%
lion 2220 -12% 0.9% 2980 -34.4% 4.2%
rd53 31600 -13% 0.9% 69301 -60.3% 9.7%

Tableau 3.3: Notre mod�elisation de puissance dynamique.

Nous avons incorpor�e notre mod�elisation dans le processus de programmation
dynamique pour d�ecomposer plusieurs circuits combinatoires (tableau 3.4.3). La
s�election du meilleur isomorphisme s'e�ectue sur deux niveaux comme la vitesse
puisque tous les isomorphismes n'ont plus la même dissipation de puissance. Notons
que la programmation dynamique n'assure pas non plus le choix optimal puisque le
choix d'un isomorphisme peut d�ependre du choix des isomorphismes sur plusieurs
niveaux en sortie. Les valeurs fournies sont celles estim�ees par un simulateur utilisant
un ensemble important, mais pas exhaustif, de stimuli. Les circuits fournis en exem-
ple ont, �a pr�esent, trop d'entr�ees. Toutefois, le nouveau coût de la programmation
dynamique entrâine une optimisation de 3% de la puissance dynamique. Ce gain peut
parâitre faible mais les possibilit�es d'optimisation sont �egalement faibles puisque la
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puissance inutile �a optimiser ne d�epasse pas 20% de la puissance dynamique.

benchmarks notre optimisation optimisation d�elai z�ero gain (%)
9sym 55.3 65.0 14.9
alu4 463.7 473.9 2.1
apex1 663.3 673.4 1.4
apex6 269.6 274.2 1.6
apex7 108.8 114.9 5.3
dk14 45.7 46.6 1.9
don�le 90.4 94.8 4.6
esd 104.0 105.6 1.5
s1 125.4 128.7 2.5
styr 153.9 156.3 1.5
z4ml 23.9 24.6 2.8

Tableau 3.4: S�election des isomorphismes

3.5 Conclusion

Nous avons pr�esent�e l'�etat de l'art des algorithmes de d�ecomposition technologique
et mis en valeur leurs faiblesses quant �a une utilisation pouss�ee des biblioth�eques de
cellules standards. Nous avons ainsi propos�e d'am�eliorer le recouvrement en utilisant
les cellules les plus complexes et en les s�electionnant judicieusement, a�n de diminuer
la puissance dynamique totale. Nous avons prouv�e la validit�e d'une telle approche �a
l'aide du crit�ere de la puissance dissip�ee, pariculi�erement appropri�e aux m�ethodes de
r�eutilisation.

En combinant la proc�edure d'isomorphisme de portes complexes et la proc�edure
de s�election pour la puissance dynamique, nous optimisons le recouvrement orient�e
puissance de 5% �a 10% compar�e aux algorithmes classiques de d�ecomposition tech-
nologique. Notons toutefois que nous nous sommes concentr�es sur des aspects par-
ticuliers de la puissance (portes complexes et transitions inutiles). Comme pourra
le montrer la chapitre suivant, l'optimisation peut être beaucoup plus importante au
niveau architectural.

Les travaux futurs d'isomorphisme sont susceptibles de s'orienter dans deux axes:
d'abord am�eliorer les techniques d'isomorphismes bool�eens a�n de mieux utiliser les
portes complexes de la biblioth�eque, puisque l'approche bool�eenne apporte un meilleur
formalisme math�ematique et de meilleures perspectives pour l'�etape de d�ecomposition
technologique. Nous pouvons citer, notammment, les travaux de De Micheli de



Conclusion 58

l'universit�e de Stanford. D'un autre côt�e, il est �egalement possible d'adapter la
synth�ese physique et la g�en�eration automatique du dessin des masques �a la tech-
nologie cible. De cette fa�con, la synth�ese physique doit produire une r�ealisation
param�etrable et optimis�ee des r�eseaux de portes. Nous pouvons ici citer les travaux
e�ectu�es au LIRMM sous la direction de Michel Robert sur la Synth�ese automatique
de macrocellules.



Chapitre 4

Conception des Blocs

Arithm�etiques

4.1 Introduction

La synth�ese RTL, ou transfert de registres, optimise les op�erations dans une p�eriode
d'horloge. Celle-ci transforme un circuit sp�eci��e pour chaque cycle d'horloge en un
ensemble d'�equations bool�eennes. On distingue l'�elaboration et la macro-g�en�eration:
tandis que l'�elaboration compile le code source en un mod�ele interne o�u sont sp�eci��es
l'ensemble des registres, des op�erateurs et les transferts entre registres et op�erateurs, la
macro-g�en�eration transforme les machines et op�erateurs en �equations: les op�erateurs,
arithm�etiques par exemple, sont transform�es en �equations contenues dans les �el�ements
de biblioth�eque. La �gure 4.1 montre comment le macro-g�en�erateur utilise les fonc-
tions arithm�etiques contenues dans la biblioth�eque pour recouvrir un op�erateur HDL.
La bonne architecture doit être s�electionn�ee en fonction des contraintes de la synth�ese.
Dans l'exemple, un additionneur rapide est choisi.

bibliothèque

+
+

Z <= A + B;

Z

A B

+

macrogénérateur

élaboration

transfert de registres

équations booléennes

Figure 4.1: L'�etape de r�eutilisation en synth�ese RTL.
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Le point important de ce niveau est le petit nombre de blocs r�eutilisables. Il s'agit
dans la tr�es grande majorit�e des additionneurs et multiplieurs (et de leurs circuits
d�eriv�es), tr�es rarement la division. Par cons�equent, l'objectif d'un macro-g�en�erateur
est de proposer ces deux blocs de telle mani�ere qu'ils satisfassent toutes les exigences
du concepteur. Ces contraintes sont de deux types:

� Les contraintes temporelles dans une synth�ese dirig�ee par la vitesse. Il
s'agit de proposer le bloc le plus petit possible, tout en r�epondant �a toutes
les contraintes temporelles. Par exemple, des outils commerciaux it�erent sur
l'ensemble des architectures qu'ils poss�edent, par ordre de surface croissante,
jusqu'�a celle satisfaisante. Nous proposons de d�e�nir l'architecture interne du
bloc arithm�etique dynamiquement pour chaque jeu de contraintes a�n d'en
minimiser la surface.

� Les contraintes technologiques. Puisque ce macro-g�en�erateur peut-être utilis�e
pour des cibles telles que les FPGA ou CPLD, qui repr�esentent des contraintes
technologiques tr�es fortes, nous ne pouvons nous contenter de d�ecomposer des
�equations sur des modules programmables. Celles-ci ne seront qu'insu�samment
exploit�ees et les r�eseaux programmables seront tr�es insatur�es. Pour les cibles
Xilinx et AMD, nous proposons des architectures sp�eci�ques a�n d'optimiser le
crit�ere vitesse.

La construction d'un macro-g�en�erateur est la possibilit�e que nous avons pour met-
tre en �uvre l'approche r�eutilisation de la synth�ese RTL. Nous utiliserons les estima-
teurs d�evelopp�es au chapitre pr�ec�edent a�n de caract�eriser la puissance dissip�ee des
blocs arithm�etiques et de d�e�nir, pour les plus simples d'entre eux, une consommation
totale analytique. On fournira �egalement les meilleurs compromis vitesse-puissance
des multiplieurs. Il est important de comprendre qu'il ne s'agit pas de construire une
biblioth�eque �g�ee de blocs arithm�etiques. On ne disposerait que d'un petit nombre
d'architectures qui n'auraient que peu de chance de satisfaire �a toutes les contraintes
du circuit. Il s'agit ici de concevoir l'architecture du bloc au cours de la synth�ese,
de telle sorte qu'une architecture sp�eci�que soit construite pour chaque jeu de con-
traintes sp�eci�ques. Il devient donc possible de mixer plusieurs algorithmes classiques
pour obtenir la solution ad�equate.

Le chapitre est compos�e comme suit: suite �a une pr�esentation de l'�etat de l'art,
nous proposons un formalisme du parall�elisme de l'addition dans la seconde section.
Appliqu�e aux contraintes temporelles et technologiques, il produit des additionneurs
rapides sur ASIC (section 4) et FPGA/CPLD (section 5). De même dans les sections
6 et 7, la multiplication sera implant�ee sur les deux mêmes cibles.



Les additionneurs classiques 61

4.2 Les additionneurs classiques

4.2.1 Principe de l'addition

Les circuits arithm�etiques utilisent des entiers dont la position des bits est num�erot�ee
de 0 �a n�1, le bit de poids le plus faible �etant �a droite des �gures. A chaque position
i, la retenue sortante ci+1 peut-être soit g�en�er�ee (ci+1 = 1), soit d�etruite (ci+1 = 0),
soit propag�ee (ci+1 = ci). Puisque seuls deux de ces signaux sont n�ecessaires, nous
retiendrons la g�en�eration (gi = ai:bi) et la propagation (pi = ai � bi) pour la posi-
tion i. L'addition consiste donc �a calculer les signaux (pi; gi) pour i 2 [0; n� 1], �a en
d�eduire les retenues ci pour i 2 [1; n�1], puis �a d�eterminer les sorties si = pi�ci pour
i 2 [0; n�1]. Des m�ethodes directes permettent de r�ealiser l'addition sans l'utilisation
des termes de propagation et g�en�eration, mais on peut toujours les mod�eliser grâce �a
ce formalisme.

Alors que les signaux (pi; gi) sont d�e�nis pour la position i, on cherche �a d�e�nir les
signaux (P j

i , G
j
i ), not�es PG

j
i pour la tranche de bits [j; i]. P j

i signi�e que la retenue
se propage de la position j �a la position i (ci+1 = cj) et G

j
i signi�e que la retenue est

g�en�er�ee quelque part entre j et i et propag�ee jusqu'�a la position i (ci+1 = 1). Pour ce
faire, on utilise les groupes cons�ecutifs PGj

k�1 et PG
k
i selon la relation:

PGj
i = (P k

i :P
j
k�1; G

k
i + P k

i :G
j
k�1): (4.1)

Puisqu'en absence de retenue entrante, ci = G0
i�1, (4.1) permet de calculer les

sorties en fonctions des retenues ci. (On ne calculera jamais les termes P 0
i�1.)

4.2.2 Organisations classiques

Les organisations classiques ne repr�esentent que la structure de calcul des retenues ci.
On ne repr�esente pas les �etapes initiale et �nale. Ils s'articulent autour de la cellule
�, r�ealisant la relation (4.1), comportant donc quatre entr�ees et deux sorties selon
la �gure 4.2. Il ne s'agit pas d'une cellule d'addition full adder. Bien entendu, ces
�equations seront convenablement d�ecompos�ees sur des cellules rapides inverseuses de
la biblioth�eque cible dans la phase de d�ecomposition technologique, mais puisque tous
les additionneurs seront �equitablement d�ecompos�es, le nombre et la profondeur de
cellules � est une excellente mesure de la complexit�e et du d�elai de ces architectures.

L'additionneur ripple carry consiste �a calculer s�eriellement les retenues. On
peut �egalement int�egrer la cellule � avec les �etages initiaux et �naux dans un full
adder. La surface et le d�elai de cette architecture sont lin�eaires par rapport �a la
taille de l'addition. Si on utilise des portions de ripple carry de tailles croissantes
en les connectant astucieusement, on obtient un additionneur carry select. La com-
plexit�e double mais le d�elai est en racine carr�ee de la longueur du mot. La �gure 4.3
montre bien comment ces deux architectures ont en commun l'utilisation de portions
de cellules � connect�ees en s�erie. Alors que l'architecture de gauche est enti�erement
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Figure 4.2: Cellule �.

s�erielle, celle de droite ne comporte que de petites portions d'additions en s�erie de
tailles croissantes. Elles sont donc petites mais tr�es lentes.

carry selectripple carry

Figure 4.3: Additionneurs s�eries ripple carry et carry select.

La seconde grande cat�egorie (additionneurs carry look-ahead) consiste �a traiter les
positions parall�element pour un accroissement de la complexit�e mais pour un d�elai
logarithmique. Pour tous, un arbre binaire est construit pour les positions en puis-
sance de deux. Les di��erentes architectures se distinguent pour les sorties restantes:
l'additionneur de Kogge et Stone [33] copie l'arbre binaire pour les bits de poids plus
faible. Sklanski construit �egalement un arbre logarithmique mais utilise celui de la
position en puissance de deux pr�ec�edentes [34]. La complexit�e est donc plus faible
mais la sortance crôit exponentiellement. Ces deux solutions sont structurellement
optimales. Brent et Kung construisent le reste des positions en utilisant les bits les
plus signi�catifs d�ej�a construits [35]. Finalement, l'additionneur de Han et Carlson
[36] utilise l'architecture de Kogge et Stone pour les bits pairs et d�eduit les posi-
tions impaires en une couche suppl�ementaire. La �gure 4.4 r�esume les 4 algorithmes
classiques carry-look-ahead: ils ont en commun une profondeur logarithmique, c'est-
�a-dire un nombre de cellules correspondant au logarithme de la taille des op�erandes.
Pour les additionneurs de 16 bits pr�esent�es, l'architecture de Sklanski ne totalise que
log(16) = 4 cellules sur le chemin critique, contre 15 pour l'additionneur ripple carry.
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Sklanski Kogge & Stone

Brent & Kung Han & Carlson

Figure 4.4: Additionneurs carry look-ahead.

4.2.3 Mod�eles de puissance

L'activit�e caus�ee par une propagation de retenue sur k positions d'un additionneur
ripple carry est proportionnel �a k2

2
selon [37], la propagation s'e�ectuant sur une

chaine de bits �a 1 cons�ecutifs. Or le nombre de chaines de 1 de longueur k dans
un mot de longueur n est N(n; k) = 2n�k(1 + n�k�1

4
) [38]. On en d�eduit l'activit�e

moyenne:

Aripple
totale =

1

2n

nX
k=0

k2

2
N(n; k) =

3n� 4

4
� 2n2

2n+3
�! 3n

4
: (4.2)

Puisque les sorties sont �equiprobables, l'activit�e logique moyenne est:

Aripple
logique =

n

2
: (4.3)

On en d�eduit un rapport entre puissance inutile et logique de 1
3
. Pour le carry

select, le premier niveau consiste en des ripple carry de taille croissante (de 1 �a
p
n),

et le deuxi�eme niveau est approch�e par un ripple carry mais dont la capacit�e attaqu�ee
�a la position i est proportionnel �a i. L'activit�e totale ainsi comptabilis�ee s'�el�eve �a:

Aselect
totale �!

n
p
2n

2
; (4.4)

pour une activit�e logique de:

Aselect
logique = n�

p
2n

2
: (4.5)

Les additionneurs carry look-ahead n'ont pas, ou tr�es peu de puissance inutile
puisque tous les chemins sont de même longueur. Le terme de propagation Et



Formalisation du parall�elisme de l'addition 64

s'att�enue tr�es vite alors que le terme de g�en�eration Ou reste quasiment constant �a 1
2
.

Cette approximation permet d'�evaluer la puissance totale de l'additioneur Kogge et
Stone �a la moiti�e du nombre de cellules, soit:

AKS
totale =

n

2
:log2(n): (4.6)

Les activit�es th�eoriques que nous avons ici calcul�ees sont v�eri��ees grâce �a l'estimateur
d�evelopp�e dans le chapitre pr�ec�edent. Cette comparaison est une validation suppl�ementaire
de notre estimateur sur des circuits de grande profondeur. Nous fournirons une car-
act�erisation exp�erimentale de ces puissances dissip�ees dans la section consacr�ee aux
multiplieurs.

4.2.4 Comparaisons

Les architectures classiques d'additionneurs sont r�ecapitul�ees dans le tableau 4.2.4
[39], o�u �gurent la surface et le d�elai en terme de cellules �, la sortance maximale ainsi
que la puissance moyenne totale et logique. Les d�elais sont lin�eaires ou logarithmiques,
la surface lin�eaire ou fonction du produit n:log2n. La sortance est en g�en�eral faible
mais lin�eaire pour l'additionneur de Sklanski, ce qui le p�enalise pour des op�erandes
de grandes tailles. En e�et, dans une technologie sensible �a la sortance, une sortance
de quatre ou cinq �equivaut au d�elai d'une porte logique. En�n, la puissance dissip�ee
est proportionnelle �a la surface, mais pr�esente un portion signi�cative de transitions
redondantes pour les additionneurs s�eries.

Architectures surface d�elai sortance activit�e activit�e
maximale totale logique

ripple carry n - 1 n - 1 2 3n
4

n
2

carry select d2n�p2ne dp2ne dp2ne n
p
2n
2

d2n�p2ne
2

Sklanski dn
2
log2ne dlog2ne n

2
- -

Kogge-Stone dn(log2n� 1)e dlog2ne 2 n
2
:log2n

n
2
:log2n

Brent-Kung d2n� log2ne d2log2n� 2e d2log2n� 2e - -
Han-Carlson dn

2
log2ne dlog2ne + 1 2 � n

4
:log2n � n

4
:log2n

Tableau 4.1: Comparaison des architectures classiques d'additionneurs.

4.3 Formalisation du parall�elisme de l'addition

La pr�esentation pr�ec�edente des additionneurs classiques a mis en �evidence leurs archi-
tectures s�erielles ou parall�eles. Nous proposons donc un formalisme exprimant le degr�e
de parall�elisme de la propagation de la retenue. De cette mod�elisation, on en d�eduit
des techniques d'exploration de l'espace des solutions dont le but est d'obtenir la
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meilleure solution pour chacun des circuits synth�etis�es. Nous pr�esenterons �egalement
des m�ethodes applicables aux technologies FPGA/CPLD et aux contraintes tem-
porelles sp�eci�ques.

4.3.1 Tranche d'addition

On consid�ere une tranche de bits compris entre les bits j et i dans laquelle se propage
une retenue.

De�nition 4.3.1 La tranche �[i; j] suivante est appel�ee �tranche:

�[i; j] = PGj
j; PG

j
j+1; � � �PGj

i .

Une �tranche est une addition e�ectu�ee sur une portion du mot (entre j et i) pour
laquelle tous les termes de g�en�eration et propagation PGj

k (j � k � i) sont calcul�es.
Toutefois, l'architecture de cette tranche n'est pas sp�eci��ee. Le but de l'addition est
de calculer la tranche �[n � 1; 0]. Pour atteindre cette tranche, des �tranches plus
petites peuvente être calcul�ees et additionn�ees selon (4.1).

De�nition 4.3.2 Un �arbre est un arbre dont les feuilles et les n�uds sont des
�tranches. Un n�ud �[i; j] a pour sous-arbres les �tranches �[k; j], �[l; k+1], � � �,
�[i; r + 1] avec j � k � l � � � r � i, si et seulement si �[i; j] est calcul�ee �a partir des
�tranches pr�ec�edentes. Les bits k; l; � � � r sont appel�es bits de coupe.

L'addition des �tranches s'e�ectue comme si celles-ci �etaient de simples bits, �a la
di��erence que tous les bits d'une tranche doivent avoir leur terme de propagation et
de g�en�eration calcul�es. Les additionneurs classiques s'expriment donc par un �arbre
plus ou moins profond dont les tranches peuvent être r�ealis�ees s�eriellement ou par-
all�element. On peut forcer les �tranches �a être uniquement serielles: le �arbre est
donc unique. Toutefois, certaines architectures ne peuvent pas être repr�esent�ees par
un tel arbre. Tandis que si l'architecture des �tranches n'est pas contrainte, tous les
additionneurs peuvent être d�ecrit de la sorte.

Dans ce qui suit, nous donnons la repr�esentation en �arbre la plus �ne possi-
ble, puisqu'en concat�enant les �tranches cons�ecutives, on peut trouver beaucoup de
�arbres �equivalents. Comme le montre la �gure 4.5, un additionneur ripple carry
est une concat�enation s�erielle de �tranches �el�ementaires, un carry select est une
concat�enation s�erielle de �tranches s�erielles de longueurs croissantes, et un carry
look-ahead Sklanski est un arbre logarithmique de �tranches �el�ementaires.

Les autres additionneurs parall�eles (�a d�elai logarithmique) ne se repr�esentent pas
par un �arbre de �tranches s�erielles puisque les pseudo-�tranches cons�ecutives con-
tiennent certains bits sans terme de propagation ou de g�en�eration (Brent-Kung ou
Han-Carlson) ou que les sous �tranches �a concat�ener ne sont pas cons�ecutives (Kogge-
Stone). Toutefois, l'arbre �[15; 0] les repr�esente sachant que la structure de cette
tranche est une architecture particuli�ere (BK par exemple). Cela permet d'utiliser,
dans la construction d'un �arbre, des �tranches de toutes les architectures possibles.
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Figure 4.5: �arbre des additionneurs classiques.

4.3.2 Exploration de l'espace des solutions

Puisque beaucoup d'additonneurs s'expriment par un �arbre de �tranches s�erielles,
on peut en modi�er la structure pour parcourir une partie de l'espace des solutions
[40]. En partant d'un �arbre existant, on modife sa structure en cr�eant, �eliminant
ou translatant une coupe. La �gure 4.6 gauche montre la translation du bit de
coupe 2 au bit de coupe 3. Les deux tranches correspondantes sont donc d�ecal�ees, de
�[5; 3] �a �[5; 4] par exemple. L'arbre de droite montre la cr�eation du bit de coupe 1,
formant ainsi deux nouvelles �tranches �[1; 0] et �[3; 2].

[2,0] [5,3]

[5,0]

[3,0] [5,4]

[5,0]

[1,0] [3,2]

[3,0] [5,4]

[5,0]translation élimination

création

Figure 4.6: Modi�cation de la structure d'un �arbre.

La donn�ee d'un �arbre est su�sante pour calculer son d�elai et sa surface puisque
le d�elai d'une cellule �, la profondeur du �arbre et la sortance sont connues. On
peut donc parcourir beaucoup de solutions en tr�es peu de temps (l'application d'une
des trois op�erations �el�ementaires modi�e peu le calcul des performances de la solution
pr�ec�edente.) Le choix de l'op�eration d�epend du crit�ere de s�election: la cr�eation d'un
point de coupe parall�elise l'addition donc l'acc�el�ere et le grossit, l'�elimination d'un bit
de coupe le s�erialise donc le ralentit et le densi�e, tandis que la translation d'un bit de
coupe peut avoir des e�ets variables suivant la taille des sous-arbres correspondants.
Cette m�ethode it�erative ne s'applique que lorsqu'il n'y a pas de contraintes fortes
du circuit (temporelles ou technologiques) sans quoi les approches des deux sections
suivantes seront appliqu�ees.

Le tableau 4.2 repr�esente les r�esultats de l'algorithme d'optimisation appliqu�e �a
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un arbre d'une bonne solution, �a savoir celle g�en�er�ee par notre outil de synth�ese
lors d'une compilation en vitesse sous contrainte de surface. L'objectif est donc de
diminuer le chemin critique sans augmenter signi�cativement la complexit�e. Les gains
moyens, obtenus pour la technologie Compass vsc370 sont de 7.5% en performance
pour une même surface moyenne. Notons que s'il est possible de diminuer le chemin
critique en augmentant la surface, il est plus di�cile de ne pas la d�et�eriorer. Lorsque
les contraintes temporelles ou technologiques sont fortes et pr�ecises, la structure du
�arbre n'est plus d�etermin�ee de fa�con al�eatoire.

Taille additionneur initial additionneur �nal gain (%)
surface CC surface CC surface CC

14 198 7.8 210 7.3 -6.0 6.4
16 258 8.4 244 7.8 5.4 7.1
18 281 8.5 281 8.1 0 4.7
20 283 9.3 302 8.8 -6.7 5.4
22 348 9.5 349 8.8 -0.3 7.4
24 310 10.0 304 9.7 0.2 3.0
26 381 10.3 381 10.3 0 0
28 514 10.1 502 9.2 2.3 8.0
30 567 11.0 574 9.5 -1.2 13.6
32 639 11.4 678 10.1 -6.1 11.4
34 788 11.1 727 10.3 7.7 7.2

total -0.4 7.4
CC = chemin critique

Tableau 4.2: Optimisation al�eatoire d'un �arbre inital.

4.4 Optimisation de l'addition sous contraintes tem-

porelles

4.4.1 Utilisation des contraintes temporelles

Le choix du �arbre de l'additionneur est maintenant s�electionn�e en fonction des
contraintes temporelles du circuit. Puisque l'additionneur est en fait immerg�e dans
de la logique ou d'autres macro-blocs, les entr�ees ont des temps d'arriv�ees di��erents.
Consid�erons par exemple la �gure 4.7 o�u deux entiers de huit bits sont �a additionner,
pour lesquels les bits trois et sept sont en retard. (Les �etages initiaux et �naux (Xor)
ne sont pas repr�esent�es puisqu'ils rajoutent un d�elai constant.) Un additionneur carry
look-ahead exige dlog2(8)e = 3 niveaux de cellules � donc le d�elai de l'additionneur
est celui des trois cellules �. Par contre, un additionneur ripple carry pro�te du
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retard du bit de poids fort pour e�ectuer tout le reste de l'addition. Une seule cellule
� est alors su�sante pour �nir l'addition. Dans ce cas, le d�elai de l'addition est celui
d'une cellule.

7 3 0 7 3 0

ripple carry carry look-ahead

délai
délai

délai

Figure 4.7: Un exemple d'utilisation des contraintes temporelles.

4.4.2 Motifs s�erie et parall�ele

L'utilisation d'une �tranche s�erielle ou parall�ele ne d�epend plus de leur structure
mais de leur comportement en fonction des di��erents stimuli temporels appliqu�es.
Un additionneur s�erie n'est donc pas forc�ement le plus lent. Le sch�ema 4.8 r�esume
le d�elai de chacune des architectures: dans le deuxi�eme cas, le d�elai de la �tranche
parall�ele s'ajoute au maximum des temps d'arriv�ees aux entr�ees de l'additionneur.
La �tranche est rapide mais supporte mal le retard d'une des entr�ees puisqu'elles
sont toutes trait�ees en parall�ele. On l'utilisera donc lorsque toutes les entr�ees sont
align�ees dans le temps. Dans le premier cas en revanche, les temps d'arriv�ees ne
s'ajoutent plus au d�elai des cellules � mais rivalisent avec la retenue de la cellule
pr�ec�edente. La �tranche s�erielle convient parfaitement aux entr�ees dont les temps
d'arriv�ee croissent progressivement.

délai(n) = délai_arbre + max[TempsArr]

TempsArr(n)

délai(n)

n

délai(n) =     + max[TempsArr(n), délai(n-1)]

délai_arbre

TempsArr

n

Figure 4.8: Motifs s�erie et parall�ele.

Les d�elais des �tranches s�erielles et parall�eles sont respectivement:
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(
ts�erie = maxn�1i=1 [i�+ TempsArr(n� i)]
tparall�ele = dlog2(n)e�+maxn�1i=0 [TempsArr(i)]

(4.7)

En utilisant l'�equation (2.1) de propagation, ces �equations deviennent:

(
ts�erie = maxn�1i=1 [i(� + �C) + TempsArr(n� i)]
tparall�ele = dlog2(n)e(� + 2�C)� 3�C +maxn�1i=0 [TempsArr(i)]

(4.8)

avec TempsArr(1) = max[TempsArr(1); T empsArr(0)] et o�u l'additionneur utilis�e
est l'architecture de Kogge et Stone. Pratiquement, nous utiliserons l'architecture de
Han et Carlson puisqu'elle est quasiment optimale pour une complexit�e r�eduite de
moiti�e.

4.4.3 S�election du �arbre

Le principe de notre algorithme consiste �a traiter en premier les entr�ees pr�ecoces de
telle sorte qu'une �tranche peut-être form�ee avant l'arriv�ee des autres entr�ees. La lim-
ite des �tranches correspond donc aux entr�ees les plus tardives. La cons�equence est
que le nombre de tranches �a ajouter par la suite est r�eduit si bien qu'un additionneur
plus petit est su�sant pour �nir l'addition. Supposons que l'entr�ee n

2
soit tardive: la

�gure 4.9 montre que les groupes d'entr�ees (0; n
2
�1) et (n

2
+1; n�1) peuvent être ad-

ditionn�es pendant ce temps, c'est-�a-dire que le d�elai des deux additionneurs n'exc�ede
pas le temps d'arriv�ee de l'entr�ee n

2
. Ensuite, il ne reste plus que trois tranches �a

ajouter, de temps d'arriv�ee semblables. Par cons�equent, un additionneur de trois bits
su�t pour terminer l'addition.

tranche 3

[n-1, 0]

[n/2-1, 0][n/2, n/2][n-1, n/2+1]

additionneur 2 additionneur 1

n-1 n/2 0

delai

tranche 2 tranche 1

temps d’arrivées

Figure 4.9: Principe de s�election du �arbre.

Un probl�eme �equivalent consiste �a traiter les entr�ees les plus tardives en dernier.
La di��erence est que des �tranches internes peuvent ne pas être n�ecessairement
form�ees si le retard de ces entr�ees est su�sant. On prend pour contrainte t l'entr�ee
plus tardive. On essaie de former les �tranches dont les limites sont cette (ou ces)
entr�ee(s) et dont le d�elai est au plus t. Si l'un des deux motifs convient pour toutes ces
tranches, on suppose que celles-ci ont même d�elai que t. D'apr�es ce qui pr�ec�ede, un
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additionneur parall�ele est particuli�erement appropri�e pour terminer l'addition. Pour
les tranches dont les deux motifs ont un d�elai trop grand, deux cas se pr�esentent:

1. une des entr�ees au moins de la tranche est tardive. Cette entr�ee devient la
nouvelle contrainte t0 pour les autres entr�ees de la tranche et le même processus
est r�ecursivement appliqu�e. Toutes les entr�ees (ou �tranches) ont �a pr�esent
même temps d'arriv�ee t0 et le deuxi�eme cas peut-être appliqu�e.

2. toutes les entr�ees (ou �tranches) ont même temps d'arriv�ee, donc le moins
d'additionneurs possibles cons�ecutifs (forc�ement parall�eles) doivent être form�es
sous la contrainte t.

Cette m�ethode peut cr�eer des sortances �elev�ees (comme le carry select). Cet
accroissement de d�elai doit être pris en compte dans les �equations (4.8) lors de la
construction des �tranches. De plus, les larges sortances peuvent être optimale-

ment r�eparties sur deux niveaux: le premier niveau de sortance b
q
(n)c et le sec-

ond de d n

b
p

(n)ce. L'algorithme construit r�ecursivement des additionneurs dans un

environnement temporel sp�eci�que [41]. La complexit�e de l'algorithme est quasi-
ment celle d'un additionneur carry look-ahead classique: il doit n�eanmoins tester de
nombreux petits additionneurs (cas 2a/2b) mais ceci est e�ectu�e avant la phase de
d�ecomposition.

Algorithme 1 - programme principal

1. soit [Ptard]pi=1 les entr�ees tardives dans [0; n� 1] de d�elai tconst.

2. si ([Ptard]pi=1 6= 0), SynthAdd (0, [Ptard]pi=1, n� 1, tconst).

3. SynthLeMoinsAddPossibleSousContrainte (0, n-1, d�es-que-possible).

Algorithme 2 - SynthAdd (nmin, Ptard
p
i=1, nmax, tconst)

1. pour chaque tranche [N1, N2] dans ([nmin, Ptard1� 1], [Ptard1 + 1, Ptard2-1],
..., [Ptardp + 1, nmax])

2. faire

(a) essayer le motif s�erie dans [N1, N2] sous tconst. si succ�es, construire l'additionneur
et aller �a la boucle suivante.

(b) essayer le motif parall�ele dans [N1, N2] sous tconst. si succ�es, construire
l'additionneur et aller �a la boucle suivante.
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(c) soit [NPtard]qi=1 les entr�ees tardives dans [N1, N2] de d�elai t
0
const

(d) si ([NPtard]qi=1 6= 0), SynthAdd (N1, [NPtard]qi=1, N2, t
0const). (cas 1)

(e) SynthLeMoinsAddPossibleSousContrainte (N1, N2, tconst). (cas 2)

3. �n

4.4.4 R�esultats exp�erimentaux

La conception d'additionneurs rapides a deux buts: d'une part d'autres macro-blocs
utilisent intensivement les additions tels que les multiplieurs et diviseurs; d'autre
part, les additionneurs sont souvent inf�er�es dans des circuits plus importants. Nous
comparons donc notre algorithme �a un classique carry look-ahead pour la synth�ese
d'additionneurs dans les multiplieurs de Booth et dans les diviseurs (tableau 4.3),
puis dans des circuits plus complets (tableau 4.4). Il s'agit donc de r�ealiser l'addition
�nale, en prenant en compte des temps d'arriv�ee di��erents. La technologie utilis�ee est
la biblioth�eque sub-micronique (0:8�m) TSBC4 de Thomson CSF semi-conducteurs
sp�eci�ques. Dans les multiplieurs, les bits de poids faibles sont g�en�er�es en premier
tandis que dans les diviseurs, les poids forts sont g�en�er�es en premier. Tous les macro-
blocs sont optimis�es grâce �a notre algorithme sauf le multiplieur de 16 bits. Dans ce
cas, les temps d'arriv�ees ne sont pas assez d�es�equilibr�es pour �eliminer un niveau de
cellule � tandis que la cr�eation de sortance p�enalise un peu le chemin critique. La
division convient parfaitement �a notre approche puisque des gains de chemin critique
de l'ordre de 30% sont atteints pour les grandes tailles d'op�erandes.

macro-bloc taille d�elai (ns) surface (unit�es TSBC4)
addition CLA algo 1 gains (%) CLA algo 1 gains (%)

multiplieur 8 bits 16 4.83 3.94 16.3 87962 78112 11.1
multiplieur 16 bits 32 5.40 5.69 -5.5 180575 167169 7.4
multiplieur 24 bits 48 6.00 5.77 3.8 295487 299591 -1.4
diviseur 8 bits 8 3.51 2.70 23.0 35715 40629 -14.0
diviseur 16 bits 16 4.49 3.46 23.0 77702 102736 -32.0
diviseur 32 bits 32 5.54 3.64 34.0 180575 232833 -29.0

CLA = carry look-ahead

Tableau 4.3: Additionneurs dans des macro-blocs complexes.

Pour l'utilisation d'additionneurs dans des circuits complets, nous avons s�electionn�es
quelques benchmarks comportant des additions pour lesquels les temps d'arriv�ees sont
d�es�equilibr�es. Dans la troisi�eme colonne, nous avons �ecrit le type de logique ou de
blocs, synth�etis�es avec l'outil ASYL+, et contenu en entr�ee de l'additionneur �a op-
timiser. La taille des additionneurs est petite mais nous avons obtenu les mêmes
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performances en �etendant la description VHDL. Des gains jusqu'�a 37% et 26% pour
le d�elai et la surface sont atteints. Les gains en surface viennent du fait qu'une partie
de l'addition est r�ealis�ee avec des additionneurs s�eries. Dans l'exemple prep5-1, les
multiplieurs synth�etis�es fournissent des temps d'arriv�ee, en sortie de l'additionneur
�nal, proportionnels au poids de la sortie. C'est-�a-dire que les poids faibles sont
produits en premier, et les poids forts en dernier. Il s'agit donc d'une condition
particuli�erement favorable �a l'utilisation d'une architecture ripple carry.

bench taille logique d�elai (ns) surface (unit�es TSBC4)
addition en entr�ee CLA algo 1 gains CLA algo 1 gains

arith3 8 additionneurs 3.51 3.41 2.9% 35715 33105 7.4%
add4 8 mux 3.51 3.16 10% 35715 33105 7.3%

prep5-1 8 multiplieur 3.51 2.17 38% 35715 24760 31.0%
Braun, accu

prep5-1 8 multiplieur 3.51 2.21 37% 35715 26265 26.0%
Wallace, accu

ex10 8 additionneurs 3.51 2.92 17% 35715 26265 26.0%
mux

arithexp 8 additionneurs 3.51 2.99 15% 35715 27770 22.0%

Tableau 4.4: Additionneurs dans des circuits complets.

4.5 Optimisation de l'addition sous contraintes tech-

nologiques

La technologie cible doit �egalement diriger la construction du �arbre et la nature des
�tranches. Parce que la granularit�e des circuits FPGA et CPLD permet d'absorber
plus de logique que les cellules standards et parce que ceux-ci proposent des avantages
technologiques importants, le meilleur additionneur doit adapter sa structure aux
contraintes suivantes.

4.5.1 Pr�esentation des contraintes technologiques

Dans les technologies FPGA �a base de LUT (look-up table), la s�erie Xilinx 5200
propose deux modules r�ealisant les fonctions combinatoires: d'un côt�e, les modules
FMAP sont des LUT �a quatre entr�ees pouvant r�ealiser n'importe quelle fonction de
quatre variables au plus. De l'autre côt�e, les modules CY-MUX se comportent comme
un multiplexeur [42], propageant une retenue. Dans une premi�ere approximation, le
d�elai d'un CY-MUX est huit fois plus rapide que celui des FMAP. La logique contenue
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dans un CLB est illustr�ee dans la �gure 4.10.

Les CPLD proposent par ailleurs une macro-cellule r�ealisant n'importe quelle
somme de monômes avec toutefois un nombre maximal de variables et de monômes.
De la soci�et�e AMD, leMach 5 permet de r�eunir 32 variables et 16 monômes dans un
niveau de macro-cellule. Un sch�ema d'une telle macro-cellule est �egalement fourni.

32 variables

macrocellule

F4 F1F2F3 F4 F1F2F3DI DI

t

t

CY_MUX

FMAP

CICO

16
 m

on
om

es

allocateur

FMAP

CY_MUX

FPGA Xilinx 5200 CPLD AMD Mach 5

Figure 4.10: Blocs combinatoires des FPGA et CPLD.

4.5.2 Optimisation pour le FPGA Xilinx 5200

L'implantation s�erielle ne requiert que les groupes de g�en�erationG0
k pour 0 � k � n�1

selon: G0
k = Gk

k + G0
k�1:P

k
k . Mais puisque Gk

k = ak:bk = ( �ak � bk):ak =
�P k
k :ak, alors

G0
k =

�P k
k :ak + P k

k :G
0
k�1 peut-être r�ealis�e par un multiplexeur 2:1. La profondeur du

�arbre est minimale (1) mais la longueur de la �tranche maximale (n) selon la
�gure 4.11. La retenue est en e�et propag�ee de l'entr�ee a0 jusqu'�a la sortie n � 1,
passant �a travers tous les modules CY �MUX. Le d�elai est la somme des FMAP
initiaux et �naux, ainsi que la retenue de n CY-MUX.
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Sortie(n-1) Sortie(i+2) Sortie(i+1) Sortie(i)

Figure 4.11: Additionneur s�erie pour le FPGA Xilinx 5200.

L'implantation parall�ele traduit l'additionneur de Sklanski en un r�eseau de module
FMAP. Le �arbre est logarithmique (dlog2(n)e) sans tenir compte des Xor initiaux
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et �naux. Une r�einjection s�elective suivie d'une duplication permet de saturer les
FMAP en en limitant la sortance. Les d�elais des deux architectures de base sont
respectivement:

(
ts�erie = 2tFMAP + n:tCY�MUX

tparall�ele � (dlog2(n)e+ 2)tFMAP :
(4.9)

Le d�elai de l'architecture parall�ele est logarithmique tandis que celui de l'architecture
s�erie est lin�eaire. Mais si tCY�MUX << tFMAP , le parallelisme l'emportera pour les
grandes tailles d'op�erandes seulement. L'id�ee est de combiner de petites additions
s�erielles tr�es rapides avec une profondeur logarithmique dans une solution hybride.
Ceci est possible en construisant un �arbre dichotomique �a l'aide de �tranches s�eries.
Dans ce cas:

Propri�et�e 4.5.1 (Profondeur du �arbre) Si toutes les�tranches ont même longueur
�longueur, le �arbre a une profondeur de dlog�longueur(n)e.

Les termes P j
i et Gj

i doivent être construis avec des modules CY-MUX. Les
�equations du premier niveau sont:

(
P j
i = P i

i :P
j
i�1 = P i

i :P
j
i�1 +

�P i
i :0

Gj
i = P i

i :G
j
i�1 +Gi

i = P i
i :G

j
i�1 +

�P i
i :ai:

(4.10)

et celles des autres tranches:

(
P j
i = P k

i :P
j
k�1 = P k

i :P
j
k�1 +

�P k
i :0

Gj
i = P k

i :G
j
k�1 +Gk

i = P k
i :G

j
i�1 +

�P k
i G

k
i :

(4.11)

(car P k
i :G

k
i = 0.) Par cons�equent, toutes les �equations peuvent-être exprim�ees �a

l'aide de multiplexeurs 2:1. Un sch�ema de principe est fourni en �gure 4.12: pour
une addition de neuf bits. les �tranches �[8; 6], �[5; 3] et �[2; 0] sont calcul�ees en
parall�ele. Ensuite, ces petits additionneurs sont utilis�es pour former la tranche �[8; 0],
�egalement obtenue par un additionneur de 3 bits. Remarquons que puisque la sortie
d'un CY �MUX ne peut être utilis�ee que par l'entr�ee du CY �MUX suivant, il
est n�ecessaire de dupliquer cet additionneur plusieurs fois. Par exemple, la sortie
3, obtenue par l'additionneur G3;0 ne peut être obtenue par l'additionneur G4;0. La
retenue traverse alors deux �etages d'additionneurs de longueur 3. Notons toutefois
que cette solution ne sera choisie que pour des op�erandes de plus grandes tailles.

Le d�elai de l'additionneur hybride est estim�e comme suit: le chemin critique passe
par une �tranche s�erie pour chacun des dlog�longueure niveaux. Toutes les �tranches
ont une longueur �longueur except�ee la derni�ere qui peut-être insatur�ee, soit un d�elai
de �longueur:tCY�MUX + tFMAP pour les premi�eres dlog�longueure � 1 tranches. La
derni�ere tranche ne comporte en e�et que d n

�longueur
dlog�longueure�1

e entr�ees. Le d�elai

total est donc:
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Figure 4.12: Additionneur hybride de 9 bits r�ealis�e avec des �tranches de 3 bits.

(
thybride = tFMAP + (dlog�longueure � 1)(�longueur:tCY�MUX + tFMAP ) + tderni�ere;
tderni�ere = d n

�longueur
dlog�longueure�1

e:tCY�MUX + tFMAP :

(4.12)
La �longueur optimale minimisant (4.12) est calcul�ee empiriquement. Lorsque

n � 17, la solution hybride est l'additionneur s�erie. Mais lorsque n > 17, la pro-
fondeur logarithmique est meilleure. Des valeurs typiques de tFMAP et tCY�MUX sont
issues des exp�eriences pr�ec�edentes pour prendre en compte les d�elais d'interconnexions,
qui peuvent repr�esenter deux �a trois fois le d�elai logique dans un tel FPGA. Une �etude
plus compl�ete se trouve dans [43]. Les trois solutions ont �et�e implant�ees dans notre
outil de synth�ese et plac�ees et rout�ees. Le part type utilis�e est 5215PG299 avec le speed
grade 3. Notons que les r�esultats contiennent les bu�ers d'entr�ee/sortie si bien que le
d�elai r�eel de l'addition est plus faible. La solution hybride est meilleure de 20% par
rapport �a l'additionneur parall�ele pour 80 bits. Pour les op�erandes de grandes tailles,
la solution hybride est 2.25 fois plus rapide que l'additionneur s�erie. La surface des ad-
ditionneurs parall�eles et hybrides sont deux et trois fois plus gros que l'additionneur
s�erie respectivement. La raison est qu'un module CY-MUX ne peut communiquer
qu'avec le module CY-MUX suivant, si bien que beaucoup d'entre eux doivent être
dupliqu�es lorsque leurs sorties sont utilis�ees plusieurs fois. (Voir le CY-MUX G5

0 de la
tranche �(8; 0) dans la �gure 4.12.) Les r�esultats des d�elais de placement et routage
sont fournis �a la �n de chapitre.

4.5.3 Optimisation pour le CPLD AMD Mach 5

Les CPLD ne permettent que la formation de �tranches parall�eles puisqu'il n'y a
pas de particularit�es sp�eci�ques quant �a la propagation s�erielle des retenues. Par
contre, on peut construire la plus grande �tranche parall�ele possible en utilisant un
seul niveau de macro-cellule. Pour ce faire, les �equations des additionneurs carry look-
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ahead peuvent être r�einject�ees pour obtenir les termes de propagation et de g�en�eration
en une somme de monômes:

(
P j
i = P j

j :P
j+1
j+1 :P

j+2
j+2 : � � � :P i

i ;

Gj
i = Gi

i +Gi�1
i�1:P

i
i +Gi�2

i�2:P
i�1
i�1 :P

i
i + � � �+Gj

j:P
j+1
j+1 :P

j+2
j+2 � � �P i

i :
(4.13)

Les limitations du nombre de variables et de monômes ne permettent pas de
contruire des �tranches de plus de 16 bits (�equation (4.13)). L'�etage de Xor �nal
peut-être immerg�e dans la derni�ere macro-cellule puisque celle-ci permet de r�ealiser
un Ou exclusif avec l'une de ses entr�ees. Par contre, l'�etage de Xor initial doit être
inclu dans le premier niveau de macro-cellules. Malheureusement, les produits de Xor
g�en�erent un nombre exponentiel de monômes, si bien qu'une tranche d'au plus quatre
bits peut être construite en un niveau de macro-cellules. (le terme de propagation
g�en�ere en e�et 24 = 16 monômes.) La solution r�esultante est la plus rapide possible en
terme de profondeur de macro-cellules. Notons toutefois qu'une heuristique hybride
(s�erialisation de �tranches parall�eles) sera le plus souvent utilis�ee dans l'outil ASYL+
pour r�eduire l'accroissement important de la surface. La profondeur de macro-cellule
donn�ee ci-dessous permet, par exemple, de r�ealiser un additionneur de 64 bits en deux
niveaux de macro-cellules.

tparall�ele = d
dn
4
e

16
e+ 1: (4.14)

4.6 Les multiplieurs classiques

4.6.1 Algorithmes de multiplication

La multiplication est impliqu�ee dans 10% environ de toutes les instructions d'un pro-
gramme scienti�que typique [44]. Elle exige souvent plusieurs cycles pour s'e�ectuer
et peut être s�equentielle. Concevoir des multiplieurs rapides est donc crucial pour
l'e�cacit�e des processeurs. Ils consistent �a accumuler des produits partiels [45]. Par
cons�equent, deux �etapes majeures doivent être optimis�ees: la g�en�eration des pro-
duits partiels et leur accumulation. Accumuler deux niveaux de produits partiels
est une addition classique si bien que celle-ci est la troisi�eme �etape de l'algorithme.
Un seul type de multiplieur est �etudi�e ici, qui est le plus e�cace: le multiplieur par-
all�ele, qui g�en�ere en parall�ele les produits partiels et les accumule par un additionneur
�a op�erandes multiples. Trois m�ethodes sont alors utilis�ees pour acc�el�erer la multipli-
cation: (1) produire moins de produits partiels, (2) les accumuler le plus rapidement
possible et (3) acc�el�erer la propagation de la retenue dans l'additionneur �nal. Nous
proposons donc par la suite de revoir en d�etail chacune de ces �etapes et de com-
parer les architectures classiques d'un point de vue de la vitesse et de la puissance
consomm�ee.
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4.6.2 Encodage des op�erandes

L'algorithme add/shift ajoute conditionnellement le multiplicande suivant la valeur
du bit du multiplieur. La logique de s�election, une porte Et, a l'avantage d'être
l'approche la plus rapide mais produit le plus grand nombre de produits partiels.

L'encodage (modi��e) de Booth [46][47] partitionne le multiplieur en groupes de
trois bits recouvrants. Chaque groupe est d�ecod�e en parall�ele pour s�electionner un
multiple du multiplicandeM dans l'ensemble f0, �M, �2Mg. Heureusement, tous ces
multiples sont atteints par simple d�ecalage et compl�ementation. La compl�ementation
�a deux n�ecessite en g�en�eral d'ajouter une s�erie de 1 si le multiple est n�egatif. Mais
elle peut s'e�ectuer plus simplement comme indiqu�e sur la �gure 4.13). Les points
noirs repr�esentent les bits �a ajouter. Chaque groupe de 3 bits du multiplieur permet
de g�en�erer un op�erande. La compl�ementation �a deux est en e�et r�ealis�ee en rajoutant
astucieusement des bits de signe s, sauf pour le dernier. En e�et, l'ajout de 0 assure
que le dernier multiple soit positif. Le nombre d'op�erandes �a sommer est r�eduit �a
dn+1

2
e puisque deux nouveux bits sont examin�es pour chaque groupes de trois bits

recouvrants.
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Figure 4.13: Encodage de Booth radix 2.

Lorsque plus de bits sont examin�es en même temps, par exemple quatre, une
meilleure r�eduction est possible mais au prix de la g�en�eration des multiples f0, �M,
�2M, �3M, �4Mg (Booth radix 3). Le multiple 3M n'est malheuresement atteint
que par l'addition de 2M et M . Le nombre d'op�erandes n'est que de dn+1

3
e mais

requiert une propagation de retenue sur une longueur de n. (Dans le cas g�en�eral de
l'algorithme de Booth radix p, le nombre d'op�erandes est dn+1

p
e.) Pour obtenir un com-

promis entre la r�eduction et la vitesse d'encodage, Bewick et Flynn proposent dans
[48] de fractionner l'addition 3M en petits additionneurs. Cette solution �a redon-
dance partielle exige quelques op�erandes suppl�ementaires remplies par les retenues
des petits additionneurs qui recouvrent les sorties des additionneurs suivants. Au
lieu de compl�ementer la somme �(2M +M), nous avons ajout�e les multiples d�ej�a
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compl�ement�es�2M+�M de telle sorte qu'un op�erande suppl�ementaire est supprim�ee
par rapport �a l'approche originale. La taille des additionneurs est choisie pour que
les retenues interm�ediaires des additonneurs ne se chevauchent pas: une taille de qua-
tre est la plus petite longueur ad�equate. Une solution interm�ediaire entre Booth 2 et
Booth 3 �a redondance parielle peut être r�ealis�ee en produisant la moiti�e des op�erandes
selon chacun des algorithmes.

Finalement, nous pouvons aussi fractionner les deux op�erandes en groupes de p
bits et les multiplier deux �a deux. Le d�ecalage de ces petites multiplications produit
alors un jeu d'op�erandes �equivalentes. Pour un encodage comp�etitif par rapport aux
algorithmes pr�ec�edents, une architecture traditionnelle de Braun orient�ee surface est
utilis�ee, qui fournit n�eanmoins une bonne r�eduction avec dn

4
e � 1 op�erandes.

4.6.3 R�eduction des produits partiels

Pour r�eduire le nombre d'op�erandes �a deux, une addition carry save est appliqu�ee.
Pour toutes les topologies, le même nombre de compteurs (3; 2) (full adder) est utilis�e
mais beaucoup d'interconnexions sont r�ealisables. Les deux grandes familles se dis-
tinguent par la s�erialisation ou la parall�elisation de l'arbre d'addition.

Les arbres s�eries sont des combinaisons d'additions lin�eaires (linear arrays) dans
lesquels les produits partiels sont additionn�es s�equentiellement �a ceux d�ej�a accumul�es.
Les double linear arrays [49] additionnent produits partiels pairs et impairs en par-
all�ele tel que le d�elai de r�eduction est diminu�e de moiti�e. Zuras et McAllister propose
de combiner des portions lin�eaires de longueurs croissantes: une portion est con-
nect�ee au reste de l'arbre ZM lorsque leurs d�elais sont identiques [50]. Encore plus
e�cace et souvent optimal, l'arbre Overturned Stairs (OS) de Mou et Joutand [51]
est r�ecursivement construit avec des arbres OS plus petits et des portions lin�eaires.

D'un autre côt�e, on peut �eliminer les contraintes temporelles des accumulateurs
lin�eaires en additionnant tous les produits partiels en parall�ele: Dadda propose dans
[52] de construire des arbres de Wallace optimaux �a l'aide de compteurs (3; 2) et (2; 2).
Le nombre de niveaux de compteurs suit les �el�ements de la s�erie:

(
U0 = 2;
Un+1 b3Un2 c:

(4.15)

On peut �egalement former un compteur (4; 2) �a l'aide de deux compteurs (3; 2)
et construire un arbre logarithmique avec un niveau de ces compteurs pour chaque
puissance de deux d'op�erandes. Il peut être un peu moins performant que la r�eduction
de Dadda puisqu'une contrainte suppl�ementaire est impos�ee sur les interconnexions de
compteurs (3; 2). Notons que puisque toutes les topologies pr�ec�edentes ont la même
sortance, le d�elai des arbres de r�eduction d�epend uniquement du nombre de compteurs
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contenus sur le plus long chemin. Nous fournissons en �gure 4.14 la repr�esentation
des arbres de r�eductions pr�ec�edents pour quatorze op�erandes �a additionner. Elles
exigent �a peu pr�es le même nombre de niveau de compteurs, mais ces architectures
doivent rapidement se distinguer pour des op�erandes de plus grandes tailles.

Double linear

ZM

OS

compteurs (4, 2)
compteur (4, 2)

2

3

6

4

9

13

Dadda

Figure 4.14: Topologies de r�eduction.

4.6.4 R�esultats exp�erimentaux

Les r�esultats exp�erimentaux ont �et�e obtenus avec la biblioth�eque sub-micronique
0:8�m de Thomson TCS. La plus petite latence d'encodage est obtenue par l'algorithme
de Add/Shift. L'encodage de Booth est rapide puisqu'il ne requiert pas la g�en�eration
de multiples complexes avec une logique de s�election assez simple. L'algorithme de
Booth radix 3 est �a �eliminer du �a l'accroissement lin�eaire de la latence. L'addition �a re-
dondance partielle est un succ�es puisqu'il est meilleur que la multiplication d�ecompos�ee,
par le nombre d'op�erandes ainsi que par la vitesse d'encodage. La solution hybride
Booth 2/3 n'am�ene rien de plus. Pour le crit�ere de puissance, toutes les solutions
�a base d'additions ripple carry doublent ou triplent la puissance dissip�ee. Pour la
phase de r�eduction, la di��erence entre structures lin�eaires et parall�eles est �evidente:
les architectures rapides sont aussi celles qui consomment le moins. L'explication
est fort simple: l'op�erateur Xor, constituant principal des compteurs, propage tr�es
bien les transitions inutiles puisque a � b 6= �a � b. Comme les compteurs des archi-
tectures lin�eaires ont tous des temps d'arriv�ees di��erents, il peut y avoir autant de
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transitions qu'il y a de niveaux de compteurs pr�ec�edents. Par cons�equent, plus l'arbre
de r�eduction est lin�eaire, plus il dissipe de puissance (jusqu'�a neuf fois plus de puis-
sance inutile que de puissance logique pour 32 op�erandes !). Les crit�eres de surface
et de comsommation sont donc distincts puisque les meilleurs multiplieurs surface
(i.e. multiplieur de Braun �a base d'addition carry save) sont ceux qui consomment
le plus. Les structures parall�eles ont entre 20% et 25% de glitches, le minimum
�etant obtenu pour la structure tr�es r�eguli�ere �a base de compteurs (4; 2). Les proba-
bilit�es de commutations ont �et�e obtenues par l'agorithme Add/Shift mais les autres
encodages peuvent produire plusieurs transitions donc augmenter la consommation.
La comparaison �nale en tiendra compte. L'addition �nale montre aussi fort bien la
di��erence entre propagation s�erielle et dichotomique. Seules les architectures carry
look-ahead sont viables malgr�e une augmentation inqui�etante (exponentielle) de la
sortance de l'architecture de Sklanski qui n�ecessite donc des cellules bu�eris�ees. La
dissipation de puissance est fonction de la complexit�e de l'architecture et on retrouve
le rapport entre puissance inutile et totale de l'ordre de 30% pour l'additionneur rip-
ple carry.

Les algorithmes les plus e�caces (4 encodages, 2 r�eductions et 3 additionneurs)
donnent 24 solutions que nous avons synth�etis�ees jusqu'�a 64 bits et illustr�ees en �gure
4.15: Les param�etres utilis�es sont le d�elai en ns et la puissance consomm�ee, calcul�ee
comme le produit de la probabilit�e de commutation et la capacit�e attaqu�ee. On
y a repr�esent�e, par des �gures g�eom�etriques, les algorithmes d'encodage (d�ecalage,
encodage de Booth de radix 2 et 3, et utilisation de petits multiplieurs), par des
couleurs les arbres de r�eductions utilis�es (arbres de Wallace et r�eduction de Dadda).
Le lecteur est aussi amen�e �a d�eduire, de cette repr�esentation, la position des solu-
tions obtenues en rempla�cant l'additionneur de Han-Carlson par les architectures de
Sklanski et Kogge-Stone. Il faut alors rajouter entre 3 et 8 ns pour le premier, et 20
�a 200 pc pour le second. Les meilleures architectures consomment entre 33% et 50%
de transitions inutiles: le meilleur compromis latence/consommation est obtenu par
l'agorithme Add/Shift puisque sa vitesse est la meilleure (�egale au Booth 2 pour les
grandes op�erandes) alors que la puissance consomm�ee est moindre avec 33% de tran-
sitions inutiles. Remarquons que le placement et routage des multiplieurs avantage
les encodages de Booth puisque la longueur des connexions reliant les multiplexeurs
d'encodage et les premiers compteurs est plus petite car le nombre de compteurs
est aussi plus petit. Les solutions de Booth �a fort radix sont m�ediocres puisque les
additions s�erielles �equivalent �a quatre niveaux de compteurs. Les arbres de Wal-
lace sont meilleurs de 10% par rapport aux compteurs (4; 2). Pour l'addition �nale,
l'architecture de Han et Carlson repr�esente le meilleur compromis avec une sortance
optimale et une complexit�e r�eduite par rapport aux architectures de Sklanski et Kogge
et Stone respectivement. Le sch�ema 4.15 r�esume mieux qu'un tableau de chi�res les
comparaisons e�ectu�ees. Il est ais�e de voir que les di��erences d'encodage, de r�eduction
et de sortance prennent une importance consid�erable avec la taille croissante des
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op�erandes. De ces r�esultats exp�erimentaux, nous en d�eduisons que la meilleure com-
binaison pour le compromis vitesse/consommation est l'encodage Add/Shift suivi d'un
arbre de Dadda et d'une addition Han et Carlson.
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Figure 4.15: Comparaison des multiplications compl�etes.

4.7 Optimisation de la multiplication sous contraintes

technologiques

Les mêmes technologies que pour l'addition sont utilis�ees pour la multiplication. Pour
les CPLD, les deux encodages de Booth et de d�ecomposition de la multiplication sont
e�cacement implant�es, suivis des arbres de Wallace et de l'additionneur rapide des
sections pr�ec�edentes. Puisque le niveau de macro-cellule doit être minimis�e, nous
sommes arriv�es �a: (1) implanter l'encodage de Booth sur un seul niveau de macro-
cellule, (2) implanter un multiplieur de Braun [53] de trois bits sur un niveau de macro-
cellule (on en utilise en tout dn

3
e2), (3) implanter un niveau de r�eduction de Dadda sur

un niveau de macro-cellule. Le nombre d'op�erandes produits par les encodages sont
respectivement de bn

2
+ 1c et 2dn

3
e � 1. Par cons�equent, le d�elai de ces multiplieurs

est exprim�e ci-dessous. C'est pourquoi la solution de Booth ne sera retenue que pour
les multiplications de plus de 8 bits.
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8<
: tBooth = 2 +Dadda(bn

2
+ 1c) + d d 2n4 e

16
e;

td�ecomposition = 2 +Dadda(2dn
3
e � 1) + d d 2n4 e

16
e:

(4.16)

Les additionneurs sur FPGA Xilinx 5200 ont mis en �evidence l'utilit�e de l'approche
technologique s�erielle. La multiplication peut donc aussi tirer pro�t de cette approche
structurelle en d�ecomposant la multiplication en un arbre dichotomique d'additionneurs
binaires [43b], comme illustr�e sur la �gure 4.16: les additionneurs sont de tailles crois-
santes puisque les retenues g�en�er�ees �a un �etage font partie de l'�etage suivant. Les
additionneurs s�eries sont con�cus en utilisant deux techniques:

� Un �etage est partiellement r�eutilis�e dans le suivant. Le terme de propagation
s'appuie sur les sorties de l'�etage pr�ec�edent (selon Sk � S 0

k) qui peuvent être
r�einject�ees en (G0

k�1 � P k
k )� (G00

k�1 � P 0k
k ) et contenues dans un LUT �a quatre

entr�ees. Les sorties Sk et S 0
k sont tout de même utilis�ees, mais au niveau de

FMAP suivant.

� Les retenues ne se propagent pas �a travers tous les additionneurs d'une branche
de l'arbre. Puisque celles-ci se propagent de la même fa�con pour tous les �etages,
une seule d'entre elles est comptabilis�ee dans le chemin critique.
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Figure 4.16: Multiplieur structurel de 8 bits.

Le d�elai th�eorique est donn�e ci-dessous. Notons toutefois que puisque chaque
�etage produit 2n connexions avec les �etages suivants, cette architecture peut sou�rir
de probl�emes de routage.

tstructurel = [log2(n)� 1]:tFMAP + ts�erie: (4.17)
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De même que pour les CPLD, l'algorithme de Booth/Wallace est implant�e en
utilisant deux FMAP pour l'encodage et une pour une �etape de r�eduction respective-
ment. En r�e�ecrivant la s�erie g�eom�etrique de Dadda en UN � 2(3

2
)N , le d�elai de cette

architecture classique est de:

tBooth � (1 +
lnn

4

ln3
2

):tFMAP + tparall�ele: (4.18)

Pour les op�erandes de tailles mod�er�ees, les additionneurs s�erielles et parall�ele ont le

même d�elai donc la vitesse des deux architectures d�epend du terme log2(n)�2� lnn
4

ln 3

2

qui

est n�egatif pour n � 5. L'approche structurelle semble donc la plus performante. Mal-
heureusement, les p�enalit�es de connectivit�e rendent cette architecture non routable
pour plus de 18 bits (le multiplieurs 13 bits est même incompl�etement rout�e). Mais
puisque cette approche est deux fois plus petite que son �equivalente algorithmique,
elle sera choisie chaque fois que la taille de l'op�erande est faible. Autrement, le mul-
tiplieur de Booth/Wallace sera retenu. La �gure suivante r�esume graphiquement les
r�esultats exp�erimentaux obtenus �a l'aide des outils de placement et routage de la
soci�et�e Xilinx. Elle montre clairement le comportement lin�eaire ou logarithmique des
di��erents additionneurs ainsi que la comparaison entre l'approche structurelle et al-
gorithmique des multiplieurs.

Nous fournissons donc en �n de chapitre l'ensemble des exp�erimentations ef-
fectu�ees sur la cible Xilinx 5200. On a repr�esent�e les performances des additionneurs
et des multiplieurs. L'objectif est de bien visualiser le d�elai lin�eaire de la solution s�erie
existante et les d�elais logarithmiques des deux solutions propos�ees. La di��erence est
tr�ese importante pour 80 bits.

4.8 Conclusion

Nous avons pr�esent�e la structure des macro-blocs classiques utilis�es dans un macro-
g�en�erateur de synth�ese RTL. Le formalisme de l'addition que nous avons introduit
permet �a l'outil de satisfaire au mieux les contraintes temporelles ou technologiques.
Les multiplieurs peuvent �egalement trouver un bon compromis entre les contraintes
technologiques, les contraintes temporelles et de consommation.
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Chapitre 5

Conception de Blocs de Codage

Correcteur d'Erreur

5.1 Introduction

La synth�ese comportementale d�ecoupe les pas de calcul en ensembles de cycles d'horloge
pour fournir une architecture synchrone. Une fois le code source d�ebarass�e de tous
les d�etails relatifs au langage de description, la synth�ese comportementale r�ealise
l'ordonnancement, l'allocation, puis l'allocation des connexions.

Plus le niveau de description est �elev�e, plus le concepteur a le d�esir d'exprimer, via
la biblioth�eque de blocs, des op�erations complexes. Ainsi, il pourra en un minimum
d'e�ort concevoir un circuit de grande taille. L'utilisation des blocs r�eutilisables dans
la phase de synth�ese comportementale a �et�e d�evelopp�ee au chapitre 2. La seconde
partie du travail consiste donc �a construire une biblioth�eque de blocs r�eutilisables.
C'est justement la contribution de ce chapitre. La �gure 5.1 illustre l'inf�erence d'un
bloc de codage rempla�cant un pas de calcul dans une description comportementale.
Le code RTL produit int�egre donc la description correspondante.

I’
I’’

I
O

A

C
B Zdescription RTL

ordonnancement et allocation

pas de calcul Z <= Codage(A, B, C)

bibliothèque

Figure 5.1: L'�etape de r�eutilisation en synth�ese comportementale.

Nous avons con�cus un ensemble de blocs comportementaux utilisables dans une

85
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même application. Ils s'articulent autour de la redondance pr�esente dans l'information
transmise par les syst�emes de communication. On l'enl�eve a�n de diminuer la taille de
l'information �a transmettre, mais on en ajoute pour assurer l'int�egrit�e des donn�ees.
Il s'agit des op�erations de correction d'erreur et de compression. L'objectif de ce
chapitre est triple:

� Construire tous les blocs pr�esents dans une application sp�eci�que d�evelopp�ee �a
TCS, �a savoir un syst�eme de communication d'images muni d'un codage cor-
recteur d'erreur complexe.

� Proposer �a des clients �eventuels un �eventail homog�ene d'IP's pouvant satisfaire
toutes les contraintes de surface ou de d�ebit.

� Valider notre m�ethodologie de conception sur des applications industrielles.

Le chapitre est compos�e comme suit: suite �a une brêve introduction de la theorie
du codage, le chapitre pr�esente les codes convolutionnels puis les codes de Reed-
solomon. Pour chacun d'entre eux, on pr�esente les architectures implant�ees, la
m�ethodologie de conception, puis les r�esultats exp�erimentaux obtenus.

5.2 Th�eorie du codage

Nous pr�esentons ici tr�es bri�evement la th�eorie du codage. Le lecteur est encourag�e �a
lire un des ouvrages suivants pour trouver toutes les bases math�ematiques des codes
correcteurs d'erreurs [54][55][56].

5.2.1 Transmission avec bruit

La th�eorie du codage a pour but d'assurer l'int�egrit�e des donn�ees lors du transfert
d'information. Le medium physique �a travers lequel les donn�ees sont transmises
s'appelle le canal. Malheureusement, le bruit dans le canal alt�ere l'information et la
th�eorie du codage doit d�etecter et corriger de telles corruptions. Le diagramme suivant
pr�esente un syst�eme de transmission d'information. Sur la �gure 5.2, l'information,
compos�ee d'une chaine de bits, peut être corrompue le long du canal de transmission.
Le d�ecodeur localise alors le bit erron�e et retrouve sa valeur initiale.

L'ensemble de tous les mots valides sont les mots du code. La d�etection et la
correction d'erreurs �eventuelles n'est possible que si les mots du code ne couvrent pas
tous les mots possibles sans quoi tous les mots re�cus en sortie de canal sont valides
et sont donc consid�er�es avoir �et�e transmis sans erreur. Les bits dans le canal ont une
probabilit�e d'être correctement transmis plus grande que d'être alt�er�es, si bien que le
mot du code transmis le plus probable est celui qui di��ere du mot re�cu du moins de
positions possibles.
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Encodeur Canal

Bruit

Information

01

Décodeur

Figure 5.2: Syst�eme de transmission d'information.

La distance d'un code C est le plus petit nombre de positions dont peuvent
di��erer deux mots quelconques du code. Les cercles suivants (ou sph�eres de d�ecodage)
repr�esentent tous les mots qui sont �a une distance de d�1

2
au plus d'un mot du code.

Alors toutes les erreurs de poids d� 1 au plus peuvent être d�etect�ees parceque le mot
corrompu ne peut atteindre un autre mot du code, et toutes les erreurs de poids d�1

2

au plus peuvent être corrig�ees puisqu'il existe un seul mot du code le plus proche pos-
sible du mot re�cu. La �gure 5.3 montre trois positions possibles d'un mot corrompu
dont la valeur initiale est le centre de la sph�ere hachur�ee. Le mot corrompu peut être
�a l'int�erieur de la sph�ere, donc il sera correctement corrig�e. Il peut être contenu dans
une autre sph�ere, donc il sera corrig�e en un mot qui n'�etait pas le message initial. Ou
bien il peut se trouver entre deux sph�eres. Dans ce cas, l'erreur sera d�etect�ee mais ne
pourra être corrig�ee.
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Figure 5.3: Distance d'un code.

Pour cr�eer une distance minimale entre les mots du code, plus de bits sont utilis�es
que ceux n�ecessaires �a coder l'information. Les bits additionnels sont appel�es redon-
dance. On essaie de concat�ener la redondance �a l'information pour la rendre visible
et directement disponible. La qualit�e d'un code se mesure donc par la distance qu'il
procure par rapport au nombre de symboles de redondance qu'il n�ecessite.
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5.2.2 Codes correcteurs d'erreur

La structure alg�ebrique des codes fournit un environnement dans lequel des codes et
des algorithmes de codage peuvent être e�cacement construits. Lorsque le code C
est un sous-espace vectoriel, c'est-�a-dire si v 2 C et w 2 C alors v + w 2 C, le code
est dit lin�eaire. A la fois C et C? (espace dual de C) peuvent être d�ecrit �a l'aide de
matrices de vecteurs d'une base, si bien qu'encodage et d�ecodage sont e�ectu�es par
des produits vectoriels et matriciels. Lorsque C est un sous-espace cyclique, c'est-�a-
dire si (a1; a2; � � � ; an�1; an) 2 C alors (an; a1; � � � ; an�2; an�1) 2 C, le code est dit cy-
clique. L'avantage est de pouvoir repr�esenter l'information sous forme de polynômes
et d'e�ectuer encodage et d�ecodage par des produits et des divisions polynômiales.
La repr�esentation et les algorithmes de codage sont ainsi plus concis.

Les codes de Reed-Solomon utilisent les �el�ements d'un corps de Galois pour trans-
porter l'information au lieu de bits. Un corps de Galois est un groupe ab�elien pour
l'addition et la multiplication (priv�ee de l'�el�ement nul) avec une propri�et�e distribu-
tive. Les entiers modulo un nombre premier n (Zn) est un corps de Galois. Les classes
de congruence des polynômes modulo un polynôme irr�eductible sur Zn est aussi un
corps de Galois. Dans chaque corps il existe un �el�ement primitif dont les puissances
successives forment le corps tout entier et pour chaque �el�ement non nul � d'un corps
de Galois �ni GF (q) compos�e de q �el�ements, �q�1 = 1. Par exemple, le corps de
Galois GF (23) modulo le polynôme f(x) = 1 + x + x3 est compos�e des �el�ements
000, 001(�0), 010(�1), 100(�2), 011(�3), 110(�4), 111(�5), 101(�6), �ecrit comme les
coe�cients d'un polynôme b2x

2 + b1x + b0.

Soit � un �el�ement d'un corps de Galois GF (pq) et une racine primitive ni�eme de
l'unit�e.

g(x) = (x� �1+a)(x� �2+a) � � � (x� ���1+a) (5.1)

(avec � � 2 et a � 0) g�en�ere un code lin�eaire cyclique appel�e code de Reed-
Solomon sur GF (pq) de distance �. Puisque le nombre de symboles de redondance
est n � k = � � 1, ce code atteint la limite th�eorique de Singleton, c'est-�a-dire
qu'il n'existe pas de code corrigeant plus d'erreurs avec le même nombre de symboles
de redondance. Cette propri�et�e en fait un code tr�es puissant: il peut corriger ��1

2

erreurs, � � 1 e�acements (erreur dont on connait la position). De plus, les codes
de Reed-Solomon sont tr�es e�caces pour les corrections de rafales d'erreurs puisq'un
code corrigeant t erreurs peut aussi corriger une rafale de q(t� 1) + 1 bits.

Alors que les codes de Reed-Solomon corrigent tr�es bien les rafales d'erreurs, ils
sont mis en �echec lorsque les erreurs sont �eparpill�ees. Par cons�equent, ils sont souvent
entrelac�es �a l'aide d'un code convolutionnel. Un code convolutionnel sur un corps �ni
F est obtenu en convoluant la s�equence d'entr�ee par un circuit constant, lin�eaire,
causal et �ni. La fonction de transfert T (D) de l'encodeur a des composants qui sont
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des fonctions r�ealisables, c'est-�a-dire le rapport de polynômes h
�
avec deg(h) � deg(�).

Tout encodeur est �equivalent �a un encodeur basique (sans r�etroaction dans l'encodeur
ou dans son inverse) et minimal (contenant le nombre minimal de points m�emoires)
[57]. Pour un code convolutionnel �a une s�equence d'entr�ee et n s�equences de sortie
(1; n), une condition n�ecessaire et su�sante pour que l'encodeur soit basique et min-
imal est que le plus grand commun diviseur (pgcd) des polynômes g�en�erateurs h soit
�egal �a 1. Le degr�e du plus grand polynôme est la contrainte du code.

5.3 Codes convolutionnels

5.3.1 Structure de code

Un encodeur (1; n) de contrainte v a 2v+1 �etats physiques. En associant le sym-
bole d'entr�ee �a la transition, un diagramme d'�etat de 2v �etats et de 2v+1 transitions
peut-être construit. Puisque la structure devient r�ep�etitive apr�es v+1 branches, le di-
agramme peut-être redessin�e en treillis [58], qui peut-être lui-même r�eduit. La �gure
5.4 montre plusieurs repr�esentations du même code convolutionnel. La repr�esentation
de gauche est celle d'un encodeur convolutionnel o�u est indiqu�ee la fonction logique
r�ealis�ee sur le registre �a d�ecalage, a�n de calculer les deux synonymes (sorties). Au
centre, on repr�esente le contenu de ces v registres par un code de v+ 1 bits. L'entr�ee
d'un nouveau bit dans le registre �a d�ecalage entraine deux transitions possibles entre
les �etats, et un treillis est alors form�e. Puisque celui-ci est p�eriodique, la �gure de
droite n'en repr�esente que les �etats et les transitions.
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Figure 5.4: Repr�esentations d'un code (1; 2).

5.3.2 D�ecodage de Viterbi

Dans une machine de Markov, l'algorithme de d�ecodage cherche �a trouver la s�equence
d'�etats y, observant la s�equence z pour laquelle la probabilit�e P (y; z) = P (yjz)P (z)
est maximis�ee:
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�lnP (y; z) =X�lnP (yk+1jyk)� lnP (zkjyk+1; yk) (5.2)

puisqu'un n�ud du treillis a plusieurs chemins convergents. Le chemin pour lequel
la m�etrique est maximis�ee est le survivant [59] alors que les autres sont �elimin�es. On
m�emorise donc 2v survivants et leur m�etrique au temps k. A k+ 1, on �etend tous les
chemins d'un �etat et on s�electionne les meilleurs sans jamais en m�emoriser plus de 2v.
Ce choix de chemin peut �egalement être mod�elis�e par la solution de programmation
dynamique de tous les chemins possibles [60]. Dans l'algorithme suivant, la m�etrique
peut-être remplac�ee par la distance de Hamming.

Algorithme 2 - D�ecodage de Viterbi

1. Stockage:

8><
>:

index de temps k
survivant en sk y(sk);
m�etrique de y(sk) �(sk)

2. Initialisation:

8><
>:

k = 0
y(s0) = s0 y(m) arbitraire pour m 6= s0
�(s0) = 0 �(m) =1

3. R�ecursion:

(
�(sk+1; sk) = �(sk) + �(yk+1; zk+1)
�(sk+1) = min �(sk+1; sk) et stocker y(sk+1):

5.4 Organisation du d�ecodeur

5.4.1 La r�ecursion Add-Compare-Select(ACS)

L'algorithme pr�ec�edent suppose, �a chaque �etage du treillis, de mettre �a jour la
m�etrique des chemins et de choisir parmi deux d'entre eux, celui qui en poss�ede la plus
faible. Un tel processeur r�ealise donc les trois fonctions �el�ementaires: ajout (Add),
comparaison (Compare) et s�election (Select). Nous repr�esentons les m�etriques
dans une fenêtre coulissante de longueur n(v + 1), pond�er�ee par le poids maximal
d'une m�etrique d'entr�ee. (Pour le codage soft, ce poids est di��erent de 1.) C'est-
�a-dire qu'une m�etrique d�epasse la taille maximale, on lui retranche la longueur de
la fenêtre. Ceci n'est possible que parceque les m�etriques sont contenues dans la
moiti�e de la fenêtre. Par cons�equent, les m�etriques de chemins, sans cesse croissantes,
restent born�ees. Puisqu'une paire d'�etats bien choisie (la paire x et x+2v�1) produit
toujours une autre paire d'�etats (la paire 2x et 2x+1), l'unit�e ACS peut être con�cue
comme une paire de processeurs. La �gure 5.5 montre comment est construit un tel
processeur: les m�etriques sont mises �a jour en ajoutant la valeur des m�etriques de
branches (l(0x; x0) par exemple). Elles sont ensuite compar�ees dans la fenêtre coulis-
sante (bloc COMPARE), et la plus petite d'entre elles est s�electionn�ee.
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0xx0

x1 1x

COMPARE COMPARE

~y(x0) ~y(x1) ~y(x1)~y(x0)

l(1x,x1)

l(1x,x0)

l(0x,x1)

l(0x,x0)

L(x0) L(x1)

~y(1x)~y(0x) L(1x)L(0x)

Figure 5.5: Processeur buttery ACS.

Il faut �a priori un processeur buttery par paire d'�etats dans le treillis, en tout
2v�1 � s pour une s�equence de longueur s. Notons que la valeur des m�etriques de
branches (c'est-�a-dire celles �a ajouter aux m�etriques de chemins) sont calcul�ees par
un module d�ependant des entr�ees et du treillis uniquement.

5.4.2 La gestion des survivants

Il faut �egalement m�emoriser un survivant par �etat. Puisqu'une longueur minimale
de cinq fois la contrainte est requise pour assurer des performances acceptables, il
faut au minimum 5v2v points m�emoires. Nous utilisons donc une RAM pour le
stockage. Rader propose dans [61] d'organiser la m�emoire en pointeurs d�ecrivant du
même coup les survivants: dans l'�etat courant est plac�e le bit s�electionn�e par l'unit�e
ACS correspondante; celui-ci permet, par circulation, de retrouver l'�etat pr�ec�edent.
Ainsi, il su�t d'�ecrire un bit par �etat �a chaque �etage du treillis, mais il faut lire
enti�erement la m�emoire au moment du d�ecodage puisque chaque lecture renseigne le
d�ecodeur uniquement sur le prochain �etat le plus probable. Cette lecture, ou trace
back s'e�ectue en 5v acc�es m�emoire. Pour ne pas la r�ep�eter �a chaque �etage du treillis,
nous d�ecoderons plusieurs bits (disons p) �a chaque fois. Ceci accrôit la longueur
de survivant requis de p mais permet de parcourir toute la m�emoire et ceci tous
les p �etages de treillis seulement, ce qui laisse au d�ecodeur la possibilit�e de r�epartir
les acc�es sur plusieurs cycles d'horloge. L'utilisation de plusieurs petites RAM en
parall�ele permet aussi d'en acc�el�erer l'acc�es.

5.4.3 La gestion des m�etriques

Nous avons vu que nous pouvons borner les m�etriques sur un nombre �ni de bits. Un
probl�eme subsiste toutefois: si tous les �etats d'un même �etage ne sont pas d�ecod�es en
même temps, une double m�emorisation est n�ecessaire puisque les m�etriques d�ecod�ees
vont prendre la place de m�etriques qui n'ont pas encore �et�e exploit�ees. (Par exemple
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pour v = 3, les �etats 0 et 4 donnent les m�etriques des �etats 0 et 1, mais l'�etat 1 n'a
pas encore �et�e exploit�e.) Rader propose donc de laisser les m�etriques en place: les
m�etriques des �etats 0x et 1x sont plac�ees dans les �etats x0 et x1 respectivement. Il n'y
a plus de risque d'�ecrasement mais il faut e�ectuer une circulation pour d�eterminer
dans quel �etat physique du banc de registres se trouve r�eellement une m�etrique d'un
�etat logique. (Dans l'�etat physique 0x se trouve l'�etat logique x0). Trois gestions
di��erentes des m�etriques sont utilis�ees pour chacune des architectures: l'architecture
micro-contrôl�ee utilise une RAM (donc circulante) puisqu'une seule paire de m�etriques
est requise �a chaque �etape. L'architecture parall�ele utilise un banc de registres pour
atteindre toutes les m�etriques d'un seul coup. L'architecture pipelin�ee ne peut utiliser
une location �xe puisque l'�etat d'un �etage peut être calcul�e apr�es le même �etat d'un
�etage pr�ec�edent! Nous disperserons les m�etriques �a l'int�erieur des butteries et nous
y acc�ederons ainsi sans multiplexage.

5.4.4 Organisation g�en�erale

Le d�ecodeur s'articule autour des trois unit�es pr�ec�edentes. Deux processus majeurs
cohabitent: le parcours du treillis avec mise �a jour des survivants et des m�etriques
d'une part, et le d�ecodage de la s�equence par trace back d'autre part. La �gure
5.6 repr�esente cette organisation: les m�etriques sont stock�ees dans un ensemble de
registres ou de RAM qui alimente les processeurs. Leurs sorties sont m�emoris�ees
dans la m�emoire des survivants. D'un autre côt�e, celle-ci est r�eguli�erement lue par le
processus de trace back pour d�eduire la valeur la plus probable de la s�equence initiale.

processeurs ACS survivants

trace back

séquence de sortie

séquence d’entrée

métriques

Figure 5.6: Organisation g�en�erale.

5.5 Ordonnancement des �etats du treillis

Nous avons soulign�e pr�ec�edemment qu'une approche naive reviendrait �a associer un
processeur par paire d'�etats pour chaque �etage de treillis. En fait, on d�ecide d'utiliser
le même processeur pour: (1) plusieurs �etats d'un même �etage, et (2) plusieurs
s�equences d'�etages. On obtient alors un ensemble de processeurs param�etrables dans
deux dimensions: spatiale et temporelle. La �gure 5.7 montre le treillis de longueur
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in�nie. On se limite alors �a six processeurs qui seront utilis�es pour traiter tous les
�etats d'un même �etage (dimension spatiale), et tous les �etages (dimension temporelle).
Ils pourront être connect�es comme indiqu�e sur la �gure du bas.

3 étages successifs

2 états du même étage

délai

Figure 5.7: Ordonnancement des �etats du treillis.

Bitterlich et Meyr ont montr�e dans [62] que l'ordonnancement des �etats sur
l'ensemble des processeurs �etait optimal lorsque les processeurs utilisaient les �etats
d�es qu'ils �etaient produits. Or nous savons que les �etats x et x + 2v�1 produisent les
�etats 2x ou 2x+1, donc l'ordonnancement du tableau 5.1 utilise, �a l'�etage i, les �etats
produits �a l'�etage i� 1 le cycle suivant.

�etage 25 24 23 22 21 20 d�elai
0 . . . m0 m1 m2 -
1 . . m0 m1 m2 . -
2 . m0 m1 m2 . . -
3 m0 m1 m2 . . . 1
4 m1 m2 . . . m0 2
5 m2 . . . m0 m1 4

Tableau 5.1: Ordonnancement (v = 6) pour 8x6 processeurs.

Cette table utilise des processeurs �a un seul �etat de sortie (non buttery). Elle peut
s'�etendre sans di�cult�e �a une table de processeurs butteries. Un �etat est repr�esent�e
par la valeur des bits de poids 25 � � � 20. Un point signi�e que 0 et 1 sont �a la fois
disponibles. Il y a donc 8 processeurs pour chaque �etage (trois points donc 23 �etats
cibles). La valeur de m = 22m2 + 21m1 +20m0 repr�esente le cycle d'ordonnancement
(la r�ef�erence 0 �etant le premier cycle de l'�etage). Par exemple, au temps m = 2
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(m1 = 1; m2 = m0 = 0), l'�etage 0 traite les �etats 2; 10; 18; 26; 34; 42; 50; 58, 18 corre-
spondant �a l'�etat 010m0m1m2. On remarque que les �etages s'enchâinent sans d�elai
except�e pour les trois derniers. En e�et, un processeur a besoin des �etats x et x+2v�1.
Lorsque l'�etage 4 commence �a travailler (m0 = m1 = m2 = 0), alors l'�etat produit �a
m0 = 1 n'est pas encore disponible. Il faut donc attendre un cycle de plus. Pour les
�etages suivants, il faut attendre 2 et 4 cycles pour que m1 et m2 passent �a 1 respec-
tivement. Ces d�elais sont repr�esent�es sur la �gure 5.6 par les lignes �a retard (FIFOs)
entre les processeurs. Il s'agit de l'architecture g�en�erique scalable.

De cet ordonnancement g�en�eral se d�eduisent les deux architectures classiques de
d�ecodeur de Viterbi: lorsque la dimension spatiale est minimis�ee �a 1 (un seul pro-
cesseur par �etage), l'architecture en cascade [63, 64] est obtenue, dont la longueur
optimale est v� 1. Un d�elai exponentiel est alors ins�er�e entre chaque �etage. Lorsque
la dimension temporelle est minimis�ee �a 1, l'architecture Trellis Pipeline Interleaving
(TPI) [65] est obtenue. Les �etats produits ne peuvent plus entrer dans le processeur
suivant (il n'y en a plus!). Ils doivent alors attendre que les processeurs de l'�etage
courant aient termin�e pour les r�eutiliser. A�n de ne pas introduire des d�elais inutiles
mais les utiliser pour augmenter le d�ebit, Dawid et al. [65] ont d�ecid�e de pipeliner les
processeurs pour que les �etats produits puissent imm�ediatement re-rentrer dans un
des processeurs. Dans cette architecture �egalement, un certain nombre de d�elais (ou
cycles morts) sont rajout�es. Ceux-ci correspondent aux d�ependances entres donn�ees
cons�ecutives qu'il faut r�esoudre avant d'entrer dans le pipeline. Les simulations ef-
fectu�ees �a l'aide de nos prototypes virtuels nous ont convaincus d'implanter la solu-
tion TPI qui poss�ede la remarquable caract�eristique d'atteindre les solutions massive-
ment parall�eles et micro-contrôl�ees lorsque 2v�1 et 1 processeurs sont respectivement
utilis�es.

5.6 M�ethodologie de conception

Outre l'application de la m�ethodologie d�ecrite dans le chapitre 6, notons toutefois
plusieurs points sp�eci�ques:

� la th�eorie est assez facile mais l'obtention d'une solution totalement g�en�erique
n�ecessite d'approfondir plusieurs architectures sp�eci�ques.

� La comparaison des architectures se fait sur la base du nombre de points
m�emoire requis pour stocker m�etriques et survivants, ainsi que sur le nom-
bre de processeurs butteries. En r�ealit�e, la complexit�e d'un processeur peut
augmenter en fonction du degr�e de pipeline. Ce coût r�eel sera pris en compte
au niveau comportemental.

� L'implantation RTL permet non seulement d'a�ner des solutions mais aussi
d'obtenir des solutions nouvelles qui ne peuvent être atteintes par le comporte-
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mental. Ceci est dû �a la n�ecessit�e d'ordonnancer les �etats sur les processeurs.
La synth�ese comportementale n'est pas capable de d�e�nir automatiquement des
ensembles disjoints d'�etats pour permettre l'ajout de pipeline. La solution com-
portementale rejoint l'architecture TPI mais sans le pipeline: le d�ebit est donc
plus faible.

Nous fournissons le volume des parties cognitives, de prototype C et mat�erielles.
Les crit�eres quantitatifs du tableau 5.2 sont les nombres d'articles ou de livres �etudi�es,
le nombre de ligne de code C et VHDL respectivement. Le temps de conception est
donn�e en nombre de semaines pour un homme. Le temps de l'impl�ementation RTL
est en grande partie dû �a l'architecture TPI, beaucoup plus di�cile �a concevoir que
les autres.

description crit�eres quantitatifs volume temps (sem)

cognitive livres 1 0.5
articles 9 2.5
lignes de code 2877

prototype C lignes de commentaire 1649
total 4526 3

mat�erielle lignes de code 2943
RTL lignes de commentaire 1754

total 4697 11
mat�erielle lignes de code 505

comportementale lignes de commentaire 307
total 812 3

Tableau 5.2: Volume des di��erentes descriptions Viterbi.

5.7 R�esultats exp�erimentaux du d�ecodeur de Viterbi

Les r�esultats exp�erimentaux obtenus sont le coût et les performances des architectures,
pourvu que toutes les fonctionnalit�es soient remplies. Pour que le d�ecodeur soit to-
talement con�gurable, les trois architectures implant�ees acceptent comme param�etres:

� la contrainte v du code convolutionnel,

� les polynômes g�en�erateurs,

� le nombre de sortie N ,

� le nombre de bits de codage soft,
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� la longueur des survivants,

� la r�epartition du trace back donc du d�ebit.

Nous avons repr�esent�e sur le sch�ema 5.8 les performances des trois architectures,
La contrainte est de 8 pour une longueur de survivants variant de 48 �a 63, et 4
bits d'entr�ee sont utilis�es. Les ronds repr�esentent le prototype virtuel, les carr�es
le code RTL, et les �etoiles le code comportemental. Il montre que les prototypes
virtuels envisageaient un meilleur d�ebit: ceci provient du temps d'acc�es aux RAM
de stockage qui empêche d'augmenter la fr�equence d'horloge en même temps de le
pipeline. Ensuite il montre que l'espace de la surface et du d�ebit sont bien recouverts
par les trois solutions: l'architecture TPI propose un bon compromis entre les deux
solutions extrêmes micro-contrôl�ees et parall�eles. Finalement, remarquons que la de-
scription comportementale est moins bonne que la description RTL. La description
comportementale permet de parcourir toutes solutions entre la solution parall�ele et
micro-contrôl�ee. Nous avons obtenu beaucoup d'autres solutions �a partir de ce code,
mais dont les performances se situent entre des points d�ej�a repr�esent�es. Toutefois,
puisque le pipeline n'y est pas ins�er�e en fonction de l'ordonnancement des �etats, le
d�ebit diminue progressivement. La solution TPI, par contre, parcours ces mêmes so-
lutions en conservant un d�ebit presque optimal puisque le pipeline diminue le chemin
critique. Nous pr�esentons donc cette comparaison montrant les limites de la concep-
tion comportementale face �a la pr�ecision du RTL.

5.8 Architecture Reed-Solomon �a haut d�ebit

Toutes les architectures impl�ement�ees utilisent les mêmes algorithmes. Toutefois, les
contraintes de surface et de d�ebit peuvent engendrer divers degr�es de parall�elisme.
Nous pr�esentons ici l'architecture de haut d�ebit qui sera ensuite d�eg�en�er�ee en archi-
tecture dense ou micro-contrôl�ee. A�n de r�eduire la connectique, l'architecture haut
d�ebit est �egalement systolique.

5.8.1 Encodage

L'encodage s'e�ectue comme tout code cyclique en multipliant l'information i(x) et
le polynôme g�en�erateur g(x). Pour obtenir un code syst�ematique, les mots du code
sont construis �a l'aide de l'op�eration suivante:

i(x):x2t = q(x):g(x) + r(x) =) c(x) = i(x):x2t + r(x): (5.3)

En e�et, le mot c(x) est bien multiple de g(x), et di��erents mots d'information
conduisent �a di��erents mots du code puisque les symboles de poids forts sont juste-
ment les symboles d'information. L'encodage syt�ematique est parfaitement r�ealis�e
par un LFSR [66]. Les coe�cients du polynôme g�en�erateur pond�er�es par le terme
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Figure 5.8: Performance des architectures de Viterbi.

de plus haut degr�e r�ealise la division, tandis que l'addition du symbole information
r�ealise la multiplication par x2t. La �gure 5.9 pr�esente l'architecture du codeur ou les
registres et op�erateurs sont �a base de corps de Galois.

L'information est directement transmise en sortie pendant que le LFSR calcule la
redondance. Lorsque les k symboles ont �et�e transmis, la division est achev�ee. Le signal
Debut-I passe alors �a 0 tandis que le LFSR est �a la fois d�ecal�e est progressivement
initialis�e. D�es la redondance transmise, il est pr�es �a e�ectuer l'encodage suivant [67].

5.8.2 Architecture de d�ecodeur

L'algorithme naif de PGZ (Peterson-Gorenstein-Zierler) [54] ne convient pas �a une
impl�ementation VLSI �a cause de la r�esolution des syst�emes lin�eaires. Par cons�equent,
le d�ecodeur est compos�e de quatre blocs majeurs: le calcul des syndromes, l'expansion
des polynômes e�acements, la g�en�eration des polynômes locateur et �evaluateur d'erreur,
et l'�evaluation de ces polynômes. Pendant la latence du d�ecodeur, une FIFO retarde
les symboles pour les ajouter �a l'erreur. Un diagramme est fourni en �gure 5.10
o�u apparâit la latence de chacun des blocs. Le calcul des syndromes doit atten-
dre jusqu'au dernier symbole re�cu, la division euclidienne exige une latence de 6t
pour qu'un polynôme de longueur 2t traverse s�eriellement 2t unit�es de division, et
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Figure 5.9: Architecture du codeur.

l'algorithme de Berlekamp-Massey peut se faire en 2t cycles mais exige alors une
fr�equence d'horloge double.
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Figure 5.10: Diagramme du d�ecodeur.

5.8.3 Calcul des syndromes

Le calcul des syndromes Sj est une �evaluation du mot re�cu de longueur N en 2t
racines du polynôme g�en�erateur: Sj = w(�a+j) pour 1 � j � 2t. On re�coit les
symboles de poids forts en premier (de wN�1 �a w0). Pour �eviter l'exponentiation, des
multiplications it�eratives sont e�ectu�ees �a chaque symbole re�cu et les syndromes sont
graduellement calcul�es selon la r�egle de Horner:

Sj = ((� � � (wN�1�a+j) + wN�2)�a+j + � � �+ w1)�
a+j + w0: (5.4)

Le but est non seulement de remplacer l'exponentiation par une multiplication
mais aussi de fournir une d�ecomposition r�ecursive du calcul des syndrômes. Si Sj est
initialis�e �a 0 alors Sj contient le syndrome quand le symbole w0 est re�cu:
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Sj  � Sj�
a+j + wi: (5.5)

dont l'impl�ementation systolique est donn�ee en �gure 5.11. Elle consiste en 2t
cellules identiques, chacune compos�ee d'un additionneur et d'un multiplieur par une
constante.

a+1 a+2t -i
����

��
��
��
��

S1 S2t

2t

w0, ..., wN-1

2t+1

Figure 5.11: Un r�eseau systolique de calcul des syndromes et d'expansion de
polynômes.

5.8.4 Equation cl�e

Soit les polynômes locateur �(x) et �evaluateur !(x) suivants:

(
�(x) =

Qe�1
i=0 (1� uiX)

!(x) =
Pe�1

i=0 yiui
Qe�1
j=06=i(1� ujX)

(5.6)

Notons que �(x) et !(x) sont premiers entre eux. S(x) �etant le polynôme dont
les coe�cients sont les premiers 2t syndromes, les polynômes locateur et �evaluateur
veri�ent l'�equation cl�e suivante:

!(x) = �(x)S(x)modx2t: (5.7)

Puisque deux algorithmes majeurs existent pour r�esoudre cette �equation cl�e, nous
pr�esentons ces deux algorithmes que nous avons intensivement impl�ement�es.

5.8.5 La division euclidienne

Le prob�eme, introduit dans [68], consiste �a trouver une paire de polynôme �0(x) et
!0(x) de degr�es inf�erieurs ou �egal �a t et t� 1 respectivement, veri�ant l'�equation cl�e
(5.7). Alors �0(x)!(x) = �(x)!0(x) puisque les degr�es de �0! et �!0 sont inf�erieurs
�a 2t. Nous en d�eduisons que �0(x) = �(x)�(x) et !0(x) = �(x)!(x) o�u �(x) est
un polynôme appropri�e. Si, de plus, �0(x) et !0(x) sont premiers entre eux, alors
�0(x) = �(x) et !0(x) = !(x) �a une constante pr�es. L'algorithme d'Euclide appliqu�e
�a S(x) et x2t fournit les polynômes cons�ecutifs ri(x) obtenus selon:
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ri�2(x) = qi(x)ri�1(x) + ri(x) (5.8)

avec r�1(x) = x2t et r0(x) = S(x). Si on d�e�nit les polynômes Ui(x) et Vi(x) en
utilisant la même division:

(
Ui(x) = qi(x)Ui�1(x) + Ui�2(x)
Vi(x) = qi(x)Vi�1(x) + Vi�2(x)

(5.9)

avec U0(x) = 1, U�1(x) = 0, V0(x) = 0 et V�1(x) = 1, alors le polynôme reste
ri(x) �a la i

i�eme it�eration peut être exprim�e en fonction de r0 et r�1 selon:

ri(x) = (�1)i[�Vi(x)r�1(x) + Ui(x)r0(x)]: (5.10)

On continue les it�erations jusqu'�a ce que les restes satisfassent deg(rk�1) � t et
deg(rk) < t si bien que les polynômes !0(x) = (�1)krk(x) et �0(x) = Uk(x), o�u 
est une constante qui rend �0(x) unitaire, satisfont l'�equation cl�e avec deg(!0) < t et
deg(�0) � t. En utilisant le fait que Ui(x)Vi�1(x)�Ui�1(x)Vi = (�1)i, nous prouvons
que !0 et �0 sont premiers entre eux et sont donc les solutions du probl�eme.

Parce que des quotients sont requis dans la forme usuelle de l'algorithme d'Euclide,
des circuits d'inversion (en fait 2t) dans corps de Galois doivent être con�cus. Pour
�eviter cette inversion coûteuse et pour trouver les quantit�es ri(x), i(x) et �i(x) veri-
�ant i(x)x

2t+�iS(x) = ri(x), Shao �a developp�e dans [69][70] les relations suivantes:

8>>>>>>>>>>>>>>>><
>>>>>>>>>>>>>>>>:

r0(x) = x2t; ri(x) = [�i�1bi�1ri�1(x) + ��i�1ai�1qi�1(x)]
�xjli�1j[�i�1ai�1qi�1(x) + ��i�1bi�1ri�1(x)]

�0(x) = 0; �i(x) = [�i�1bi�1�i�1(x) + ��i�1ai�1�i�1(x)]
�xjli�1j[�i�1ai�1�i�1(x) + ��i�1bi�1�i�1(x)]

0(x) = 1; i(x) = [�i�1bi�1i�1(x) + ��i�1ai�1�i�1(x)]
�xjli�1j[�i�1ai�1�i�1(x) + ��i�1bi�1i�1(x)]

q0(x) = S(x); qi(x) = �i�1qi�1(x) + ��i�1ri�1(x)
�0(x) = 1; �i(x) = �i�1�i�1(x) + ��i�1�i�1(x)
�0(x) = 0; �i(x) = �i�1�i�1(x) + ��i�1i�1(x)

(5.11)

o�u ai�1 et bi�1 sont les coe�cients de tête de ri�1(x) et qi�1(x) respectivement,
li�1 = deg(ri�1(x)) � deg(qi�1(x)) et �i�1 = 1 si li�1 � 0, �i�1 = 0 si li�1 < 0.
L'ind�etermin�e �i�1 peut être supprim�ee et les �equations r�eduites en �echangeant les
polynômes ri�1=qi�1, �i=�i�1, i=�i avant calcul si li�1 < 0. Ces �equations fournissent
un couple de polynômes solutions mais peuvent exiger plus d'it�erations que la m�ethode
originale, qui sont dans tous les cas limit�ees par 2t.
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5.8.6 Implantation systolique de la division euclidienne

Brent et Kung ont �a la fois soulign�e l'importance des architectures systoliques [71] qui
procurent une structure r�eguli�ere, parall�ele, pipelin�ee et facilement interconnectable
appropri�ee �a l'impl�ementation VLSI, mais ont aussi propos�e un r�eseau de 2t cellules
systoliques e�ectuant une division euclidenne [72]. Les polynômes entrent dans la
cellule s�eriellement et sont d�ecal�es de telle sorte que les termes de tête sont tou-
jours align�es. Ceux-ci sont alors m�emoris�es pour que les multiplications et additions
s'appliquent successivement sur les autres coe�cients (r�eduction). L'alignement des
polynômes est possible en faisant circuler le polyôme divis�e plus rapidement que
les autres. La condition pour laquelle une division soit possible est que le terme
de tête du diviseur ne soit pas nul. Si tel est le cas, le degr�e de celui-ci est sim-
plement d�ecr�ement�e pour que le terme suivant soit consid�er�e �a la prochaine unit�e
(d�ecr�ementation). Lorsque le degr�e du polynôme r(x) est plus petit que celui de q(x),
on �echange les paires r=� et q=�. La fonctionnalit�e peut donc être d�ecrite par le dia-
gramme de ot suivant, montrant les cinq chemins d'op�erations possibles: d�ecalage,
r�eduction, r�eduction et �echange, d�ecr�ementation, d�ecr�ementation et �echange. De ce
diagramme, pr�esent�e en �gure 5.12, nous avons con�cu le circuit suivant: les polynômes
entrent s�eriellement, signal�es par un signal d�ebut accompagn�e des degr�es de r(x) et
q(x). L'�etat de la machine d'�etats �nis est le même jusqu'au signal d�ebut suivant.
C'est alors que les trois conditions cond1/2/3 d�ecident du choix du prochain �etat.
Puisque les actions peuvent être appliqu�ees aux termes de tête lors du changement
d'�etat (par exemple de la �n d'un d�ecr�ementation �a une r�eduction), les actions sont
associ�ees aux transitions. La machine d'�etats �nis de Mealy est donn�ee �a droite du
diagramme correspondant.
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Figure 5.12: Diagramme de ot et machine d'�etats �nis de la division.

Le chemin de donn�ees correspondant �a la �gure 5.13 e�ectue en fait neuf actions:
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outre les cinq pr�ec�edentes, les quatre op�erations associ�ees aux transitions d�ebut vers
une des quatre actions sont ajout�ees. Les registres sont alors contrôl�es par un mul-
tiplexeur 5:1 (transitions initial, r�eduction(-ech), d�ecalage(-ech), initial!r�eduction(-
ech) et initial!r�eduction(-ech)). Un signal �nmarquant la �n des polynômes traverse
la cellule �a la même vitesse que les polynômes associ�es a�n de pouvoir les extraire
sans di�cult�e ni erreur. La division compl�ete consiste donc �a mettre bout-�a-bout 2t
de ces cellules bien que les derni�eres ne seront souvent utilis�ees que comme simples
registres �a d�ecalage. Nous avons con�cu cette cellule de telle sorte que soit minimis�e le
nombre d'op�erateurs, multiplieurs notamment, et de points m�emoire a�n d'en r�eduire
la surface. La caract�eristique systolique de ces cellules les rend parfaitement inter-
connectable lors de la phase de placement routage.

5.8.7 Synth�ese de LFSR

L'�equation cl�e peut se r�eecrire

!(x)

�(x)
= S1 + S2x+ S3x

2 + � � � (5.12)

avec �(x) et !(x) premiers entre eux et le degr�e de �(x) plus grand que celui de
!(x). Appelons les coe�cients du LFSR (Linear Feedback Shift Register) le polynôme
connexion C(D) = 1 + c1D + � � �+ cLD

L, comme illustr�e dans la �gure 5.14.
Par cons�equent, �(x), pond�er�e d'un facteur constant requis pour que �(0) = 1

est l'unique polynôme connexion du plus petit LFSR qui g�en�ere la s�equence des syn-
dromes [73]. Comme le nombre d'erreurs corrigibles est au plus t, les premiers 2t
syndromes sont su�sants pour produire la solution de longueur minimale.

Soit LN (S) la longueur minimale de tous les LFSR qui g�en�ere S0; S1; � � � ; SN�1.
Si une LFSR de longueur LN(S) g�en�ere S0; S1; � � �SN�1 mais pas S0; S1; � � �SN�1; SN ,
alors LN+1(S) = max[LN (S) +N + 1� LN (S)]. Pour le prochain syndromes SN ,

Sj +
LNX
i=1

ciSj�1 =

(
0; j = 0; 1; � � � ; N � 1;
dN j = N:

(5.13)

Si l'�ecart dN entre SN et le symbole g�en�er�e par le LFSR n'est pas nul, alors
un nouveau LFSR doit être construit. Soit M la longueur de la s�equence avant
le dernier changement de polynôme connexion. Massey d�emontre que le polynôme
C(D) = C(N)(D) � dN

dM
DN�MC(M)(D) est un choix satisfaisant pour C(N+1)(D).

L'algorithme suivant permet de trouver le polynôme connexion.

Algorithme 1 - Synth�ese de LFSR

1. C(D) 1; B(D) 1; x 1; L 0; b 1; n 0.

2. si n = N , stop. Autrement calculer d = SN +
PL

i=1 ciSN�i.
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Figure 5.13: Chemin de donn�ees de la cellule de division.
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Figure 5.14: Polynôme connexion.



Architecture Reed-Solomon �a haut d�ebit 104

3. si d = 0, alors x x + 1 et aller en 6.

4. si d 6= 0 et 2L > N alors

(
C(D) C(D)� d

b
DxB(D)

x x+ 1:
et aller en 6.

5. si d 6= 0 et 2L > N(?) alors

8>>>>>>>><
>>>>>>>>:

T (D) C(D);
C(D) C(D)� d

b
DxB(D);

L N + 1� L;
B(D) T (D);
b d;
x 1:

et aller en 6.

6. N  N + 1 et aller en 2.

Une fois le polynôme locateur trouv�e, on en d�eduit le polyôme �evaluateur par
l'�equation cl�e.

5.8.8 Implantation de la synth�ese de LFSR

Le circuit implantant la synth�ese de LFSR est donn�e par Massey en �gure 5.15. Il
n�ecessite 4t multiplications, 4t additions et une inversion. Comme le chemin critique
passe �a travers trois multiplieurs et log2(2t) + 1 additionneurs, nous avons s�epar�e la
logique sup�erieure et inf�erieure en introduisant des registres d et b et en doublant la
latence de d�ecalage des polynômes. Les op�erations �a e�ectuer sont les suivantes:

� si d = 0, d�ecaler B et S d'une position.

� si d 6= 0 et 2L > N , mettre le commutateur en position 1 et d�ecaler B et S
d'une position.

� si d 6= 0 et 2L � N , mettre le commutateur en position 2 et8>>><
>>>:

remplacer b par d;
remplacer L par N + 1� L;
d�ecaler B et S d0une position;
charger un 1 dans le premier �etage de B:

Lorsque la logique inf�erieure est active, les registres S, B, C, b et L sont inchang�es
et d et b�1 sont charg�es. Alors que lorsque la logique sup�erieure est active, les registres
S, B, C, b et L sont charg�es.

5.8.9 D�ecodage d'e�acements

Le d�ecodage des e�acements est important puisqu'il est deux fois plus facile que le
d�ecodage d'une erreur si bien qu'une erreur peut être remplac�ee par deux e�acements.
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Figure 5.15: Chemin de donn�ees de la synth�ese de LFSR et du calcul de congruence.

Les deux algorithmes pr�ec�edents peuvent être adapt�es au d�ecodage des e�acements
(les erreurs sont bien sûr toujours d�ecod�ees). Le polynôme d'e�acement est:

�(x) =
e0�1Y
i=0

(ui+ex+ 1); (5.14)

avec e et e0 le nombre d'erreurs et d'e�acements respectivement. �(x) reste le
polynôme locateur mais le polynôme �evaluateur devient:

!(x) =
e+e0�1X
i=0

yiui
e+e0�1Y
j=06=i

(1� uix): (5.15)

Pour la division euclidienne, Shao [70] forme le polyôme syndromial modi��e

T (x) = S(x):�(x)modx2t: (5.16)

L'�equation cl�e devient

!(x) = �(x)T (x)modx2t (5.17)

avec deg(!(x)) < e+e0 et deg(�(x)) = e+e0. En appliquant la division euclidienne
�a T (x) et x2t jusqu'�a ce que le reste satisfasse deg(rk�1) � 2t+e0

2
et deg(rk) <

2t+e0

2
et

puisque le degr�e du polynôme locateur est limit�e par la di��erence entre le degr�e de
d�epart 2t et la condition d'arrêt 2t+e0

2
soit 2t�e0

2
, les deux polyômes satisfont l'�equation

cl�e (5.17) avec des degr�es ad�equats. Le polynôme locateur �(x):T (x) peut-être di-
rectement obtenu par l'algorithme de division en initialisant �0(x) �a �(x).
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Pour la synth�ese de LFSR, l'algorithme est modi��e comme suit:

� initialiser les polynômes B et C avec le polynôme d'e�acement,

� remplacer n et L par n� e0 et L � e0 respectivement dans le test de longueur.
Toutefois, n va toujours jusqu'�a N .

Le registre C contient alors le polynôme locateur �(x):T (x).

Pour les deux algorithmes, le nombre d'it�erations diminue lorsque le nombre
d'e�acements augmente. A�n de garder une latence constante, nous en e�ectuerons
toujours 2t sachant que les derni�eres peuvent se comporter comme de simples registres
�a d�ecalage.

5.8.10 Expansion des polynômes

Pour corriger les e�acements, un polynôme e�acement et syndromial modi��e doivent
être calcul�es, poss�edant un signal d'e�acement et les 2t syndromes. T (x) et �(x)
sont calcul�es comme le produit des e�acements successifs x � ��i par S(x) et 1
respectivement, parceque le produit p(x):(x � ��i) = x:p(x) � ��ip(x) peut-être
implant�e par le r�eseau systolique donn�e en �gure 5.11, initialis�e �a p(x). Comme
pr�ec�edemment, les polynômes expans�es sont s�eriellement extraits.

5.8.11 Relation de congruence

L'unit�e de congruence a pour but de calculer le polynôme �evaluateur en fonction des
polynômes syndromial et locateur, selon l'�equation cl�e (5.7). Ceci est r�ealis�e par le
r�eseau systolique donn�e en �gure 5.15, multipiant �(x) par les syndromes successifs
et accumulant le r�esultat partiel dans !(x). Bien entendu, les termes plus grands que
x2t sont �elimin�es.

5.8.12 Evaluation des polynômes

Poss�edant les polynômes locateur et �evaluateur, les locations et amplitudes des erreurs
doivent être extraites. Alors que les locations sont les racines ��loc de �(x):T (x), les
amplitudes sont donn�ees grâce �a la d�eriv�ee de �(x) [74]:

yi = ��a:pos
!(��loc)
�0(��loc)

(5.18)

Chien propose dans [75] d'�evaluer �(x) par des d�ecalages circulaires pour d�etecter
les racines avec peu de coût mat�eriel. Nous r�earrangeons le circuit, fourni �a gauche
de la �gure 5.16, pour �evaluer tous les types de polynômes en multipliant la valeur
du terme xi en ��pos par �i pour d�eterminer la valeur du même terme en ��(pos�1).
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Les polynômes ont des degr�es variant de 2t (locateur avec e�acements) �a t � 1
(�evaluateur sans e�acements), donc requiert un nombre variable d'unit�es d'�evaluation.
La premi�ere position est �evalu�ee �a l'initialisation en multipliant les coe�cients de �(x),
!(x) ou �0(x) par (��deg)N . Ensuite, les valeurs pr�ec�edentes sont r�eactualis�ees par la
r�ecursion val  val:�deg. Un arbre logarithmique d'additionneurs permet d'�evaluer
tous les termes. L'algorithme de Forney permet alors de calculer l'amplitude de
l'erreur, qui n'est ajout�ee que si la valeur du polynôme locateur en cette position est
nulle. La �gure 5.16 de droite implante l'�equation 5.18: �a condition que �(��loc) soit
nul, on inverse �0(��loc) pond�er�e par la constante ��a:pos:!(��loc), et on ajoute cette
erreur au mot re�cu w, retard�e dans la FIFO.

2t

-t.N

1 0

2t

-t.N

1 0

)( -i

2t+1

w

c

’

cte

ROM FIFO

Figure 5.16: Un circuit pour �evaluer les polynômes.

5.8.13 D�etection d'�echec de d�ecodage

L'�echec de d�ecodage arrive lorsque le mot re�cu n'appartient �a aucune sph�ere de
d�ecodage et donc le mot d�ecod�e ne pourra pas faire partie du code. Le d�ecodeur
doit donc le signaler au reste du circuit. Pour les polynômes veri�ant l'�equation cl�e
(5.7), une condition n�ecessaire et su�sante pour d�etecter un �echec est d�emontr�ee par
Sawarte [76]:

� deg(!(x)) � deg(�(x)) ou

� �(x) n'a pas deg(�(x)) racines distinctes ou

� au moins une amplitude est nulle ou n'appartient pas au corps des symboles.

Par cons�equent, si aucune de ces caract�eristiques n'est v�eri��ee, alors le mot d�ecod�e
est toujours un mot du code.
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5.8.14 Arithm�etique dans le corps de Galois

L'addition et la multiplication dans le corps de Galois sont simplement r�ealis�ees
comme la somme et le produit de polynômes modulo le polynôme primitif d�ecrivant
le corps de Galois [77]. Toutefois, il est possible d'obtenir un r�eseau systolique pour
la multiplication [78][79] ou bien de simpli�er la r�ealisation au prix d'un change-
ment de base de repr�esentation du corps de Galois [80][81]. De même, nous avons
r�ealis�e l'inversion par une ROM. Il est possible de concevoir un circuit combinatoire
d'inversion: en changeant de base [82] ou en utilisant un algorithme sp�eci�que tel
la division euclidienne [83] ou le pivot de Gauss [84]. Toutes ces architectures ont
l'avantage de fournir une implantation r�eguli�ere mais n�ecessite une latence importante
(jusqu'�a 7m cycles pour l'inversion).

5.9 Architectures Reed-Solomon d�eriv�ees

Le d�ecodeur de Reed-Solomon s'ins�ere toujours dans un syst�eme de stockage ou de
transmission de donn�ees et h�erite donc de contraintes tr�es diverses. Cela peut-être le
d�ebit (produit de la latence par la fr�equence d'horloge), la latence (lorsque la fr�equence
d'horloge est �x�ee) ou la surface. Nous proposons donc des solutions d�eg�en�er�ees de
la pr�ec�edente pour fournir des d�ebits ou des latences adapt�es �a la surface.

5.9.1 Architecture �a latence r�eduite

Les blocs de la �gure 5.10 montrent que la latence du calcul des syndromes et de
l'�evaluation des polynômes est d�ej�a minimale puisqu'elle d�epend de l'entr�ee s�erielle des
symboles. Par contre, l'expansion et l'obtention des polynômes solutions peuvent-être
optimis�ees car c'est le circuit qui g�ere la circulation des donn�ees entrantes (polynôme
syndromial, polynôme e�acement ou polynôme syndromial modi��e). Nous diminuons
la latence de la mani�ere suivante:

� Les syndromes rentrent parall�element dans l'unit�e d'expansion (ou en s�erie par
paquets de p) si bien que les 2t expansions successives (ou p) sont, �a pr�esent,
r�ealis�ees dans le même cycle d'horloge: la surface et le chemin critique sont
augment�es d'un facteur 2t (ou p).

� Le polynôme syndromial modi��e n'est plus s�eriellement introduit dans la premi�ere
unit�e de division mais tous les coe�cients sont r�eduit dans le même cycle. De
plus, les 2t (ou p) divisions peuvent être e�ectu�ees dans le même cycle si bien
que la surface et le chemin critique sont augment�es de 2t (ou p).

La surface augmente donc localement d'un facteur p, la fr�equence d'horloge diminue
d'un facteur p mais la latence devient:
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latence = N +
4t

p
+ 2 (5.19)

Il s'agit de la solution id�eale d'un circuit de communication o�u la fr�equence
d'horloge est assez basse pour permettre de châiner les op�erations combinatoires.

5.9.2 Architecture �a surface r�eduite

La solution massivement parall�ele pr�ec�edente peut-être implant�ee par un architec-
ture micro-contrôl�ee. Le principe est le suivant: toutes les op�erations combinatoires
sont e�ectu�ees par la même unit�e arithm�etique et logique (UAL), supprimant ainsi
plusieurs centaines de multiplieurs et additionneurs. La surface s�equentielle reste la
même puisqu'il faut toujours stocker les donn�ees interm�ediaires entre deux op�erations.
Toutefois, le stockage du micro-code s'e�ectue dans une ROM et les donn�ees sont
plac�ees dans une RAM pour diminuer la surface des points de m�emorisation �equivalents
et pour ne pas avoir �a concevoir le circuit de d�ecodage d'acc�es aux donn�ees.

Le micro-programme est �ecrit en langage C, puis translat�e en langage machine sur
des lignes de 28 bits. Il se compose de deux sortes d'op�erations:

1. les op�erations combinatoires ou s�equentielles. Elles n�ecessitent deux op�erandes
gauche et droite, une op�erande r�esultat et une op�eration. les op�erandes sont
des �el�ements du corps de Galois, un bit, ou un degr�e (entier). Elle peuvent être
stock�ees dans des registres, la m�emoire ou des constantes cabl�ees. Les op�erations
sont des op�erations de corps de Galois (addition, nultiplication, inversion, ..),
des op�erations logiques (Et, Ou, comparaison, ..) ou des op�erations enti�eres
(incr�ementation, d�ecalage, ..). Elles s'e�ectuent en deux cycles: le premier joue
le rôle de fetch en allant chercher les op�erandes; le deuxi�eme e�ectue l'op�eration
et stocke le r�esultat comme pr�ecis�e dans le micro-code. Le temps d'acc�es des
m�emoires ne permet pas en e�et d'e�ectuer tout le travail dans le même cycle.

2. les contrôles de ot permettent d'e�ectuer des op�erations conditionnelles (saut)
ou it�eratives (boucle). Les donn�ees �a tester doivent être obligatoirement des
registres ou des constantes si bien qu'un seul cycle est n�ecessaire. L'UAL est
plus simple puisque seules les op�erations logiques �el�ementaires sont e�ectu�ees.
l'adresse de la micro-instruction suivante est maintenant fonction du r�esultat
du test pr�ec�edent.

Le sch�ema logique est fourni en �gure 5.17. Elle pr�esente le traitement d'une
op�eration combinatoire (deux cycles) et d'une op�eration de contrôle de boucle (un cy-
cle). La ROM contient 252 micro-instructions de 28 bits de largeur, la RAM contient
N +32t+31 lignes de largeur m (m = 8 en g�en�eral) et la latence du d�ecodage est de
(N + 4t+ 2)(275+ 232t) cycles d'horloge dans le pire cas, c'est-�a-dire qu'un symbole
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Figure 5.17: Sch�ema de l'architecture micro-contrôl�ee.

est corrig�e tous les 275 + 232t cycles. Bien que petite, la RAM occupe la moiti�e de
la surface totale. La coût de cette architecture est, bien entendu, le d�ebit qui chute
d�esormais �a:

d�ebit =
F �m

275 + 232t
: (5.20)

o�u F est la fr�equence d'horloge.

5.9.3 Architecture mixtes

Les architectures pr�ec�edentes e�ectuent les op�erations soit parall�element, soit en
s�equence, ce qui engendre deux solutions de d�ebit et de surface extrême. Il est ju-
dicieux de remarquer qu'il existe un autre degr�e de libert�e quant �a l'allocation des
op�erations: la plupart des donn�ees �a traiter sont des polynômes (syndromial, locateur,
�evaluateur) si bien qu'il est possible, dans chaque unit�e de traitement, d'e�ectuer les
op�erations sur tous les coe�cients en même temps ou s�equentiellement. En d'autres
termes, nous avons d�ej�a r�ealis�e des architectures totalement parall�eles et totale-
ment s�equentielles, mais nous pouvons aussi choisir de traiter s�equentiellement les
polynômes dans une architecture parall�ele ou de traiter parall�element les polynômes
dans une architecture s�equentielle. On obtient alors deux architectures mixtes dont
le d�ebit est diminu�e ou augment�e localement d'un facteur 2t.

La solution s�equentielle avec traitement des polynômes parall�eles est obtenue en
pla�cant les m�emoires les coe�cients des polynômes de telle mani�ere �a pouvoir les
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acc�eder dans le même cycle. L'UAL est bien sûr plus grosse de 2t � 1 multiplieurs
et additionneurs mais les autres op�erations restent les mêmes et les boucles sont
supprim�ees. Le sch�ema de principe des op�erations combinatoires et s�equentielles est
donn�e en �gure 5.18, dont le fonctionnement est identique �a l'architecture micro-
contrôl�ee pr�ec�edente.
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Figure 5.18: Architectures mixtes.

La solution parall�ele avec traitement s�equentiel des polynômes est obtenue en
n'utilisant qu'une seule cellule systolique par unit�e de calcul, de s�electionner les coef-
�cients, d'e�ectuer l'op�eration et de r�eactualiser les coe�cients s�equentiellement. Le
principe de l'architecture est fourni dans la même �gure. On voit que 2t cellules sont
remplac�ees par une cellule munie d'un arbre de s�election d'op�erandes.

Notons �nalement que nous avons encore d�eg�en�er�e ces architectures pour r�ealiser
des d�ecodeurs de code BCH (Bose-Chaudhuri-Hocquenheim) qui ont la particularit�e
de transmettre des bits �a la place de symboles. L'algorithme de d�ecodage est simpli��e.
En particulier, les codes corrigeant une, deux ou trois erreurs peuvent être construits
en d�eterminant directement des syndromes la position des erreurs. Nous ne nous
�etendrons pas plus sur ces codes.

5.10 R�esultats exp�erimentaux des codes RS

Pour le code comportemental, un de nos soucis �etait d'une part d'exp�erimenter l'outil
de synth�ese comportementale en mode cycle �x�e. D'autre part, l'algorithme initial
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est inexploitable sans fournir des d�etails architecturaux: l'�evaluation et les op�erations
polynomiales sont en e�et prohibitifs. Ces deux arguments nous ont incit�e �a utiliser
�egalement le comportemental pour d�ecrire une architecture pr�ecise. Toutefois, alors
que le RTL nous fournit une architecture systolique, nous choisissons pour le com-
portemental une architecture sans contrainte de connexions donc plus dense. La
di��erence r�eside dans le module de division euclidienne: au lieu d'utiliser 2t modules
systoliques e�ectuant une �etape de division sur un coe�cient de polynôme �a la fois,
nous utiliserons une seule unit�e de division e�ectuant l'op�eration sur tous les coe�-
cients simultan�ement. Le coût des architectures avant implantation est estim�e par le
nombre de multiplications et de registres pour polynômes.

Nous pr�esentons le volume des parties cognitives, de prototypes C et mat�erielles.
Les crit�eres quantitatifs sont les nombres d'articles ou de livres �etudi�es, le nombre
de lignes de code C et VHDL respectivement (tableau 5.3). Le temps de conception
est encore calcul�e en nombre de semaines pour un homme. Le volume RTL est bien
sup�erieur au volume comportemental puisque nous avons con�cu plusieurs architec-
tures en RTL (massivement parall�ele, dense, micro-contrôl�ees) contre une seule en
comportemental.

description crit�eres quantitatifs volume temps (sem)

cognitive livres 3 4
articles 19 6
lignes de code 5097

prototype C lignes de commentaire 2143
total 7240 6

mat�erielle lignes de code 11393
RTL lignes de commentaire 5265

total 16658 24
mat�erielle lignes de code 1387

comportementale lignes de commentaire 581
total 1968 6

Tableau 5.3: Volume des di��erentes descriptions Reed-Solomon.

Les r�esultats exp�erimentaux obtenus sont le coût et les performances des architec-
tures, pourvu que toutes les fonctionnalit�es soient remplies. Pour que le d�ecodeur soit
totalement con�gurable, les trois architectures implant�ees acceptent comme param�etres:

� la dimension du corps de Galois,

� le polynôme g�en�erateur,

� la longueur du code,
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� la capacit�e de correction,

� le support des e�acements.

Les performances sont obtenues sur un code de longueur 73, corrigeant 10 octets
d'erreur (m = 8). La compexit�e est le nombre de portes �equivalentes (Nand2), et la
surface est la surface de silicium incluant les connexions sur la technologie 0:35� de
ST . Tout ceci est r�esum�e dans le tableau 5.4. La surface et donc le temps de synth�ese
sont d'autant plus grands que le d�ebit est important.

architectures performances synth�ese
fr�equence = 100 MHz
complexit�e = 62K

massivement surface = 3:8mm2 12 heures
parall�ele d�ebit = 100m = 800 MBits/s

latence = N + 6t+ 10 = 143
fr�equence = 100 MHz
complexit�e = 38K

dense surface = 2:4mm2 3 heures
d�ebit = 100m=(2t+ 1) = 48 MBits/s
latence = (N + 6t+ 7)(2t+ 1) = 2940
fr�equence = 100 MHz
complexit�e = 5K

micro-contrôl�ee surface = 1:0mm2 40 min
d�ebit = 100m=(275 + 232t) = 0:30 MBits/s
latence = (N + 4t+ 2)(275 + 232t) = 298425

Tableau 5.4: R�esultats exp�erimentaux du Reed-Solomon.

5.11 Conclusion

Nous avons pr�esent�e la structure des blocs complexes de codage correcteur d'erreur
les plus fr�equemment utilis�es. De la th�eorie et de l'�etat de l'art cons�equent, nous
avons con�cu des blocs pour les principaux crit�eres d'optimisation possibles (surface et
d�ebit), allant de l'architecture micro-contrôl�ee �a l'architecture massivement parall�ele.
Comme nous le verrons plus en d�etail dans le chapitre suivant, tous ces blocs poss�edent
leurs propres �ches techniques et sont commercialement propos�es comme IP's.
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Chapitre 6

Les m�ethodologies de r�eutilisation

6.1 Crit�eres d'e�cacit�e d'une m�ethode de r�eutilisation

6.1.1 L'utilisation

Pout être r�eutilis�e, un bloc doit avant tout être utilisable. Les principaux crit�eres de
qualit�e d'un bloc utilisable sont bien connus: la qualit�e et la clart�e du code comment�e,
les scripts de synth�ese et de simulation (test benches), ainsi qu'une documentation
compl�ete. Seulement alors faudra-t-il penser �a exporter le bloc et le rendre aussi
attractif que possible.

6.1.2 La distance cognitive

L'e�cacit�e d'une m�ethode de r�eutilisation se mesure par le crit�ere intuitif qu'est la
distance cognitive [2]. Elle repr�esente l'e�ort intellectuel requis pour l'utiliser.

L'abstraction est la caract�eristique essentielle d'une m�ethode de r�eutilisation
puisque sans elle, le concepteur serait oblig�e de d�egager lui-même la fonctionnalit�e, les
caract�eristiques et le mode d'int�egration des blocs qu'il poss�ede. Par cons�equent, une
bonne abstraction revient �a abaisser la distance cognitive. La seconde caract�eristique
est l'automatisation: elle consiste �a utiliser des compilateurs a�n de translater la
sp�eci�cation du macro-bloc en sa r�ealisation. Elle apporte rapidit�e de conception et
�abilit�e, et abaisse donc �egalement la distance cognitive.

Comme nous l'avons vu au second chapitre, le monde de la synth�ese est constitu�e
d'abstraction et d'automatisation. Par cons�equent, le mat�eriel est la cible id�eale
des m�ethodes de r�eutilisation. A�n de quanti�er cette distance cognitive, nous met-
tons �a disposition trois crit�eres d'�evaluation que sont la s�election, la sp�ecialisation et
l'int�egration.

115
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6.1.3 La s�election

Une m�ethodologie de blocs r�eutilisables aide les concepteurs �a localiser, comprendre,
comparer et s�electionner les blocs dont ils ont besoin. Si les caract�eristiques d'une
IP sont bien connues de son concepteur, celles-ci ne le sont, pour les autres, que par
l'interm�ediaire des informations abstraites qu'il aura pris soin de di�user.

L'�emergence du r�eseau mondial (Web) permet de cataloguer les blocs suivant une
taxonomie uniforme et de les di�user sur internet. Cette taxonomie guide le con-
cepteur dans sa recherche jusqu'�a obtention d'un groupe pr�ecis de solutions. Une
fois les blocs localis�es, le concepteur doit comprendre les caract�eristiques de cha-
cune d'entre eux: les algorithmes d'implantation doivent faire r�ef�erence �a l'�etat de
l'art le plus r�ecent. Cette pr�ecaution assure que la solution implant�ee poss�ede le
consentement implicite de la communaut�e scienti�que. Les caract�eristiques doivent
être su�samment explicites pour pouvoir comparer les di��erentes solutions d'un
même algorithme. Ces comparaisons se font sur les crit�eres d'optimisations �etudi�es
au chapitre pr�ec�edent (fr�equence, surface, consommation) mais aussi sur les perfor-
mances de l'architecture: latence, d�ebit, et sur la �abilit�e de la solution propos�ee. Ne
reste plus qu'�a s�electionner le composant en fonction des crit�eres de comparaison
pr�ec�edents.

A�n de satisfaire �a ce besoin de s�election, le concepteur doit donc non seulement
d�ecrire de mani�ere abstraite les caract�eristiques de son composant dans des �ches de
donn�ees (data sheet) su�samment �eto��ees mais aussi assurer leur di�usion.

6.1.4 La sp�ecialisation

Puisque les besoins des concepteurs sont tous di��erents alors qu'il n'existe pas de com-
posant sp�eci�que pour chaque application, les composants similaires sont rassembl�es
dans un même composant g�en�erique. Le concepteur doit donc e�ectuer le travail
inverse qui consiste �a sp�ecialiser une solution g�en�erique en une solution sp�eci�que
en �xant la partie variable de la sp�eci�cation. Les outils de sp�ecialisation sont, entre
autres:

� la param�etrisation d'une architecture avant synth�ese qui fournit donc une in-
stance compil�ee sp�eci�que,

� la con�guration d'une instance compil�ee g�en�erique,

� les contraintes de synth�ese qui permettent, �a partir d'une même description
abstraite, d'optimiser un des crit�eres de s�election.

Le concepteur du composant doit donc penser aux besoins des utilisateurs en
proposant une solution �a la fois g�en�erique et sp�ecialisable. Reprenons l'exemple du
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d�ecodeur Reed-Solomon pr�ec�edent. Tous les param�etres du code et de l'architecture
peuvent être librement �x�es par le concepteur: le polynôme primitif P sur lequel
se construit le corps de Galois GF (2m), sa dimension m, la longueur du code N ,
la capacit�e de correction T , la correction d'e�acement Eras, l'algorithme (synth�ese
de LFSR ou division euclidienne), l'architecture utilis�ee (micro-contrôl�ee, parall�ele,
mixte), l'utilisation de blocs durs ou non pour l'implantation de la FIFO et de
l'inversion. Toutes ces options sont �g�ees avant synth�ese de telle sorte qu'un com-
posant sp�ecialis�e, donc performant, est synth�etis�e. La partie �xe est r�eduite au pro�t
d'une compl�ete partie variable. Les d�etails architecturaux qui sont donc la partie
cach�ee de l'IP ont �et�e choisis de telle sorte qu'ils optimisent les performances du com-
posant, la latence par exemple. Le sch�ema 6.1 montre comment on peut obtenir trois
r�ealisations totalement di��erentes �a partir de la même sp�eci�cation. Nous obtenons
alors trois codecs d'architecture, de taille et de capacit�e di��erentes.

blocs_durs
Eras, Archi, Algo
m, P, N, T

latence, protocole

détails architecturaux

variable

fixe

cachée

8, 100011101, 255, 16
Oui, LFSR, Parallèle
Oui

8, 100011101, 73, 10
Oui, DivEucl, Micro
Oui

4, 101101, 15, 4
Non, LFSR, Mixte
Non

synthèse

N+6T+4

(N+4T+2)(275+232T) (N+6T+7)(2T+1)

Spécification Réalisations

Figure 6.1: Sp�ecialisation d'une IP.

6.1.5 L'int�egration

Une fois son composant taill�e sur mesure, le concepteur doit combiner une collection
de composants dans un même syst�eme mat�eriel. Un langage d'interconnexion permet
typiquement d'exporter les composants des entit�es qui les implantent jusqu'aux en-
tit�es qui les utilisent en faisant communiquer les composants dans un même niveau
d'abstraction. Par exemple, une description en VHDL RTL permet au concepteur
d'instancier chaque composant en utilisant les outils de synth�ese classiques. Ensuite,
pour int�egrer le composant, le concepteur doit comprendre son interface, c'est-�a-dire
le protocole de communication avec le monde ext�erieur, et l'ins�erer dans le reste du
syst�eme. Par exemple, l'int�egration d'une carte vid�eo d'un ordinateur de type PC se
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fait imm�ediatement par plug-and-play parce-que les ports et le protocole de communi-
cation de la carte sont normalis�es et compris de tous (syst�eme et autres composants):
les connecteurs PCI assurent l'harmonisation du langage de communication, et le
contrôleur de bus PCI assure la compatibilit�e des protocoles.

Le concepteur doit donc faciliter l'int�egration de son composant en normalisant
le langage de description, et en fournissant pr�ecis�ement le protocole de communica-
tion. Les descriptions des codecs (codeur et d�ecodeur) Reed-Solomon et Viterbi sont
e�ectu�ees �a la fois en code comportemental et RTL. Ces derniers sont synth�etisables
sur plusieurs outils commerciaux (Synopsys, Mentor) et sont int�egrables par simple
instantiation de composant. En particulier, nous fournissons l'ensemble des scripts
de synth�ese qui permettent:

� d'e�ectuer la compilation de tout le composant en deux passes: une premi�ere
passe synth�etise les blocs internes selon les contraintes du concepteur et en
utilisant les contraintes temporelles moyennes pour interfacer le bloc avec le
monde ext�erieur. Dans une deuxi�eme passe, chaque bloc est caract�eris�e et un
jeu de contraintes pr�ecises est cette fois appliqu�es aux blocs pr�ec�edents, ce qui
permet d'optimiser tous les composants.

� d'accepter toutes les contraintes du concepteur que ce soit la surface, la fr�equence
de fonctionnement ou bien l'e�ort d'optimisation.

� de choisir n'importe qu'elle cible technologique: la seule indication d'une bib-
lioth�eque FPGA permet par exemple d'e�ectuer une prototypage du composant.

Le sch�ema de la �gure 6.2 illustre graphiquement l'enchâinement logique des
trois crit�eres pr�ec�edents. La distance cognitive est donc l'e�ort qu'il faut faire pour
passer de la sp�eci�cation �a la r�ealisation via les �etapes de s�election, sp�ecialisation et
int�egration.

système

interface

langage d’interconnexion

intégrationspécialisationsélection

diffusion des IP

distance cognitive

Figure 6.2: Crit�eres d'e�cacit�e d'une m�ethode de r�eutilisation.
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6.2 Techniques de r�eutilisation

Les techniques de r�eutilisation sont les m�ethodes dont le concepteur dispose pour
int�egrer dans son circuit un bloc r�eutilisable. Il ne s'agit nullement d'une m�ethode de
conception de l'IP mais simplement comment favoriser leur utilisation. La r�eutilisation
de bloc consiste �a int�egrer une macro d�ej�a con�cue de quelque niveau de complexit�e
que ce soit. Le niveau d'abstraction de la description peut aller du comportemental
au bloc plac�e et rout�e.

La m�ethodologie de conception structur�ee, introduite par Mead et Conway [85], re-
pose sur les concepts de hi�erarchie et r�egularit�e [86]: la hi�erarchie permet de manier
des blocs de petite taille tandis que la r�egularit�e accrôit les possibilit�es d'identi�er un
bloc d�ej�a con�cu. La m�ethodologie suivante permet non seulement d'utiliser des blocs,
mais aussi d'enrichir la biblioth�eque de composant.

6.2.1 Le partitionement

Le partitionement, appliqu�e �a la sp�eci�cation, divise le syst�eme en plusieurs blocs
plus simples. On introduit donc une hierarchie qui isole les fonctionnalit�es �a con-
cevoir ou r�eutiliser ind�ependemment du reste du circuit. Un bon partitionnement
laisse les sous-syst�emes ind�ependants les uns des autres, ne laissant visible que leur
interface. Le choix du partitionement peut aussi être guid�e par la disponibilit�e de
blocs sp�eci�ques (approche ascendante). Le coût d'une solution peut se mesurer �a
la complexit�e des blocs qui ne pourront être r�eutilis�es. Il s'agit donc de trouver le
meilleur recouvrement du syst�eme sur la biblioth�eque de composants virtuels dont on
dispose d�ej�a.

6.2.2 La r�eutilisation

La conception de chaque sous-syst�eme d�epend de l'existence d'un bloc de même fonc-
tionnalit�e en biblioth�eque. S'il en existe un, il faut le r�eutiliser pour une conception
en un temps constant. Si non, il faut le concevoir en un temps fonction de la com-
plexit�e du bloc; le lecteur est alors renvoy�e au paragraphe 6.3. La r�eutilisation consiste
�a s�electionner le bloc dans une biblioth�eque de composants, �a le sp�ecialiser en enl-
evant toute fonctionnalit�e ou performance superue, puis �a l'int�egrer. Les d�etails
architecturaux du module �etant cach�es, seul l'interface le lie au reste du syst�eme.

6.2.3 L'abstraction

L'abstraction consiste �a tirer pro�t des conceptions e�ectu�ees a�n d'enrichir la bib-
lioth�eque de composants. Le temps pass�e sur la macro servira donc �a plusieurs utilisa-
tions. L'abstraction extrait les informations n�ecessaires �a la synth�ese, �a l'int�egration,
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�a la s�election, etc...

La m�ethodologie est illustr�ee en �gure 6.3: la lecture de la biblioth�eque correspond
�a l'�etape interm�ediaire de r�eutilisation. L'�etape amont de partitionement favorise
l'obtention de blocs d�ej�a existants en biblioth�eque, et l'�etape en aval d'abstraction
garde avantage des conceptions e�ectu�ees. Lorsque la biblioth�eque ne fournit pas de
blocs pouvant r�ealiser un des blocs sp�eci��es, il faut le concevoir.

partitionement

spécification

réutilisation
ou conception bibliothèque

abstraction

Figure 6.3: M�ethodologie de r�eutilisation.

6.3 M�ethodologies de conception

Nous pr�esentons ici les principales m�ethodes de conception d'un bloc qui peut être ou
non r�eutilis�e. Outre les mod�eles classiques disponibles dans le manuel de r�eutilisation
[87], nous proposons une technique suppl�ementaire qui nous a permis de concevoir
l'ensemble des blocs de codage (chapitre 6).

6.3.1 Le mod�ele en cascade

Le mod�ele en cascade (waterfall) suppose qu'une �equipe soit associ�ee �a un niveau
d'abstraction donn�e. Lorsqu'une phase est achev�ee, la suivante peut alors commencer
sans jamais revenir �a une phase pr�ec�edente: un expert propose une sp�eci�cation en
fonction des exigences de fonctionnalit�e qui lui sont impos�ees. Dans un deuxi�eme
temps, l'�equipe de conception code cette sp�eci�cation en e�ectuant les veri�cations
fonctionnelles. Ensuite, l'�equipe de synth�ese e�ectue la compilation du bloc jusqu'�a
obtention d'un r�eseau de portes veri�ant les contraintes temporelles. Dans un qua-
tri�eme temps, le bloc est plac�e et rout�e pour obtenir un prototype fabriqu�e et test�e.
Le risque majeur de cette approche est que lorsque le circuit ne satisfait pas toutes
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les contraintes, il faut r�eit�erer l'ensemble du ot. La convergence vers une solu-
tion acceptable peut ainsi prendre trop de temps. La �gure 6.4a illustre le caract�ere
s�equentiel de cette approche. Par cons�equent, on s'oriente aujourd'hui vers un mod�ele
parall�ele.

6.3.2 Le mod�ele en spirale

Le mod�ele en spirale met en concurrence l'ensemble des �equipes que sont: les
concepteurs logiciels et mat�eriels, l'�equipe de synth�ese et de placement et routage.
L'�elaboration du bloc avance seulement lorsque toutes les �equipes sont en accord sur
la solution adopt�ee. Il ne faut donc jamais recommencer tout le ot de conception
lorsqu'une contrainte n'est pas respect�ee. La �gure 6.4b pr�esente cette approche: le
mod�ele en spirale g�ere simultan�ement les domaines fonctionnels, mat�eriels, temporels
et physiques jusqu'�a obtention d'une solution satisfaisant toutes les contraintes.

te
m
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spécification
codage

floorplan

logicielle

placement

script
vérification
synthèse

temporelle
vérification

fonctionnelle
spécification

temporelle

codage
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spécification

vérification
fonctionnelle

spécification
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spécification

synthèse et
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Figure 6.4: Mod�eles en cascade et en spirale.

6.3.3 Le mod�ele descendant et ascendant

Le mod�ele naif descendant consiste �a sp�eci�er un syst�eme puis �a r�ealiser les blocs
qui le composent. Il suppose donc que tous les blocs sp�eci��es peuvent être con�cus.
Malheureusement, s'il s'av�ere en cours de route qu'un des blocs n'est pas r�ealisable
dans les contraintes requises, tout le processus de sp�eci�cation doit être reconsid�er�e.
Par cons�equent, une meilleure m�ethode de conception consiste �a m�elanger les ap-
proches descendantes et ascendantes en concevant d'abord les blocs critiques qui ne
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peuvent être obtenus par r�eutilisation. S'ils sont e�ectivement r�ealisables, on peut
alors choisir une sp�eci�cation les incluant.

6.3.4 Le mod�ele par it�eration

Le mod�ele par it�eration construit le circuit par it�erations successives jusqu'�a une so-
lution acceptable. Une seule �equipe r�ealise une premi�ere passe du cycle de conception,
de la sp�eci�cation jusqu'au prototypage, le plus rapidement possible. Le but est mul-
tiple: d'abord, avoir une vue d'ensemble du circuit et connâitre les parties critiques;
ensuite, connâitre l'impact exact d'un choix architectural ou algorithmique sur les per-
formances du circuit. Puisque cette premi�ere r�ealisation ne respecte certainement pas
les sp�eci�cations, l'�equipe peut alors corriger et ra�ner la premi�ere r�ealisation jusqu'�a
obtention de la solution �nale. Cette approche tr�es naturelle consiste �a d�ebroussailler
rapidement le circuit pour mieux en comprendre les points d�elicats et les am�eliorer
progressivement. Sur ces quatre mod�eles classiques de conception nous en apportons
un cinqui�eme, qui nous a servi �a concevoir les IPs de codage.

6.4 Fiabilit�e de la r�ealisation

6.4.1 Position du probl�eme

Malgr�e l'e�cacit�e constat�ee des m�ethodologies pr�ec�edentes, celles-ci pr�esentent un
risque quant �a la �abilit�e du code produit. L'�ecriture du code VHDL lors du passage
de la sp�eci�cation (cognitive) �a la r�ealisation (mat�erielle) n'est pas exempte d'erreurs.
Les risques d'erreur se regroupent en deux cat�egories: celles qui d�ependent d'une
mauvaise sp�eci�cation et celles qui proviennent d'un mauvais codage. La sp�eci�cation
peut-être erron�ee parce qu'incompl�ete ou innovante. Par cons�equent, le concepteur est
confront�e au dilemme suivant: faut-il repenser l'architecture ou au contraire r�e�ecrire
une partie du code mat�eriel ?

L'explication de ce probl�eme est simple: la distance cognitive entre la sp�eci�cation
et le codage est trop grande puisque deux �etapes importantes doivent être maitris�ees:
la validation de l'architecture et la production du code mat�eriel correspondant. La
�gure 6.5 illustre la distance entre le couple sp�eci�cation/r�ealisation pr�ec�edent.

6.4.2 Utilisation de l'abstraction

Comme pr�esent�e pr�ec�edemment, l'abstraction est la meilleure technique dont on dis-
pose pour abaisser la distance cognitive. Les deux extr�emit�es du couple sp�eci�cation/r�ealisation
de la �gure 6.5 �etant impos�ees, utiliser l'abstraction consiste �a ra�ner ce couple en
ins�erant un niveau d'abstraction interm�ediaire.
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code materiel

mauvaise spécification ?

mauvais codage ?

validation de l’architecture

codage matériel

distance cognitive

spécification

Figure 6.5: Position du probl�eme.

Nous introduisons donc l'�etape de validation dont l'objectif est d'isoler la compr�ehension
et la validation de la sp�eci�cation du codage. La validation est donc la r�ealisation
de la sp�eci�cation cognitive, mais aussi la sp�eci�cation du codage mat�eriel. Cette
solution permet de d�ecoupler la validation du codage, donc de r�eduire la distance
cognitive entre les deux couples sp�eci�cation/r�ealisation cons�ecutifs comme illustr�e
en �gure 6.6.

specification

validation

code materiel

validation de l’architecture

codage matériel

mauvaise spécification !

mauvais codage !

distance cognitive

Figure 6.6: Utilisation de l'abstraction.

6.4.3 Mod�ele de validation

La d�e�nition de l'�etape de validation n�ecessite la cr�eation d'un mod�ele de validation.
Remarquons que quelque soit le langage utilis�e, il subsistera toujours une incertitude
quant �a la provenance d'une erreur au cours de la validation: provient-elle de la
sp�eci�cation ou de l'�ecriture du mod�ele de validation. On ne peut pas l'exclure puisque
la r�ealisation introduit toujours un langage de description. Toutefois, l'�ecriture d'un
mod�ele de validation en langage C apporte les qualit�es suivantes:

� Un code C de haut niveau est d'abord �ecrit. La grammaire du langage C est
simple par rapport au langage VHDL, la quantit�e de lignes de code est faible
(quelques dizaines de lignes) et les d�etails d'architectures sont ignor�es.
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� Des ra�nements successifs sont apport�es jusqu'�a obtention d'un mod�ele de val-
idation pour une architecture sp�eci�que.

� Les outils de simulation et de d�ebuggage permettent une mise au point rapide
et un nombre de stimuli plusieurs milliers de fois plus important que pour une
simulation mat�erielle.

La validation �etant d�ecoupl�ee du codage, une erreur de simulation provient n�ecessairement
de l'architecture. Nous somme donc amen�es �a proposer une description algorithmique
et plusieurs descriptions architecturales. Le but de la description algorithmique n'est
pas de fournir un code rapide mais une r�ealisation fonctionnellement correcte de
l'algorithme. La meilleur fa�con d'y arriver est de ne pas introduire d'optimisations
suppl�ementaires. Par contre, en tant que r�ealisation, l'�etape de validation permet de
d�ecrire �d�element une architecture. Elle contient tous les d�etails architecturaux qui
doivent être cod�es en VHDL. En particulier, elle:

� d�ecrit les fonctions combinatoires VHDL en langage C,

� alloue autant de variables que de points m�emoire mat�eriels,

� s�equence les op�erations par des boucles in�nies simulant les fronts d'horloge.

Le mod�ele de validation est donc rythm�e par la même succession de cycles d'op�erations
combinatoires et de m�emorisation que l'est l'architecture mat�erielle.

A titre d'exemple, nous fournissons un pseudo-code C d�ecrivant le calcul des
syndrômes. La premi�ere description, algorithmique, utilise une proc�edure de forte
complexit�e mais tr�es simple �a mettre en �uvre pour le calcul de chacun des syndrômes.
La seconde description, architecturale, introduit la même fonction que celle con-
tenue dans l'architecture parall�ele: elle est plus complexe �a d�ecrire et s'e�ectue
r�ecursivement �a chaque cycle d'horloge.

description algorithmique description architecturale
synd = calloc(2t, sizeof(int)) synd = calloc(2t, sizeof(int))
for(all-synd k) f for(all-cycles clk) f

synd(k)  proc-iterative(k); for(all-synd k) f
g synd(k)  proc-recursive(synd(k), �k);

g
g

Tableau 6.1: Descriptions algorithmique et architecturale.
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6.4.4 Codage mat�eriel

L'�etape de validation est aussi la sp�eci�cation pour le codage VHDL. Puisque nous
avons construit le prototype virtuel (description architecturale) de mani�ere �a ce qu'il
soit aussi proche que possible de l'architecture cible, l'�etape de codage se r�eduit �a une
simple translation du code en langage C. Le concepteur se concentre uniquement sur
la syntaxe VHDL ainsi que sur l'optimisation de la description VHDL sans se soucier
de la fonctionnalit�e d�ej�a valid�ee.

La validation et le codage �etant d�ecoupl�es, une erreur dans cette �etape ne peut
provenir que du code VHDL. Le concepteur dispose maintenant d'un moyen puis-
sant pour la localiser: il lance deux ex�ecutions C/VHDL en pas �a pas et compare le
contenu des points m�emoires des deux descriptions. Lorsque le code VHDL est sta-
ble, il peut �egalement comparer la r�eponse des deux descriptions �a une s�erie de stimuli.

Nous utilisons le même exemple que pr�ec�edemment (tableau 6.2) pour illustrer
l'obtention de la description mat�erielle depuis la description architecturale. Les in-
structions C sont remplac�ees par la syntaxe VHDL. La translation n'est pas toujours
aussi ais�ee puisque la cr�eation de processus peut-être plus d�elicat �a obtenir.

description architecturale description mat�erielle
synd = calloc(2t, sizeof(int)) P-Syndromes : PROCESS(clk)
for(all-cycles clk) f IF clk'EVENT AND clk = '1' THEN

for(all-synd k) f FOR k IN 2*T-1 DOWNTO 0 LOOP
synd(k)  proc-recursive(synd(k)) synd(k) <= proc-recursive(synd(k), �k)

g END LOOP;
g END PROCESS P-Syndromes;

Tableau 6.2: Descriptions architecturale et mat�erielle.

6.4.5 Les �etapes de conception

La �gure 6.7 illustre notre approche de conception: entre sp�eci�cation et description
mat�erielle, nous ajoutons l'�etape d'obtention d'un couple algorithme-architecture et
de l'�ecriture d'un mod�ele de validation.

Comme le mod�ele en cascade, il traite s�equentiellement les domaines cognitifs,
fonctionnels et mat�eriels, puisque le codage VHDL traduit scrupuleusement le mod�ele
de validation. Toutefois, cette s�erialisation est plus souple que le mod�ele initial dans
le sens o�u une �etape peut commencer mais jamais �nir avant que l'�etape pr�ec�edente
soit elle-même �nie. Ceci permet de coder une partie de la description mat�erielle
pour annoter le mod�ele de validation et donc de renseigner le concepteur logiciel sur
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Figure 6.7: R�ealisations cognitive, fonctionnelle et mat�erielle.

la faisabilit�e et le coût d'une architecture.

Comme le mod�ele en spirale, il traite parall�element le domaine mat�eriel, temporel
et physique. Le but est de comprendre l'impact d'une description VHDL sur la sur-
face et le chemin critique, ainsi que sur le placement et le degr�e de congestion. Au vu
de la sp�eci�cation, le concepteur sait si sa description remplit le cahier des charges
ou doit être encore optimis�ee. La s�eparation du placement et routage de la synth�ese
conduit souvent �a une congestion trop importante, voire �a un �echec de routage.

Comme le mod�ele par correction, il permet au concepteur de traiter les probl�emes
di�ciles l'un apr�es l'autre. A partir d'une description na�ive, on ajoute successive-
ment: (1) l'optimisation pour fournir un circuit plus petit, rapide et facilement
synth�etisable, (2) la g�en�ericit�e pour rendre le code param�etrable, et (3) la doc-
umentation pour le rendre facilement s�electionnable et int�egrable. Ceci permet,
comme pr�ec�edemment, de localiser une erreur de codage.

6.5 Flot d'int�egration d'une IP

Cette section d�ecrit l'ensemble des �etapes �a e�ectuer pour int�egrer une IP. Il s'agit
de ce que le concepteur doit s'attendre �a trouver lors de l'acquisition d'un composant
virtuel de correction d'erreur. La section suit �d�element les crit�eres d'e�cacit�e d'une
m�ethode de r�eutilisation.
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6.5.1 La s�election

Une bonne documentation est essentielle pour d�eterminer l'ad�equation d'une IP parti-
culi�ere pour une application donn�ee. La documentation que nous avons mise au point
se compose de deux parties: 1) un ensemble de feuilles de donn�ees (datasheet) dont
un exemplaire est fourni en annexe pour le code de Reed-Solomon, et 2) un guide
d'utilisateur qui fournit assez d'information pour comprendre la structure et le
mode d'int�egration du composant. Les �ches de donn�ees permettent de s�electionner
rapidement une IP au vu de ses caract�eristiques essentielles. Celles-ci d�ecrivent:

� la fonctionnalit�e du bloc,

� la description des entr�ees/sorties avec leur fonction,

� le diagramme du bloc,

� les performances pour une cible clairement d�e�nie dans des conditions op�eratoires
pr�ecises,

� la surface et le nombre de portes �equivalentes,

� la structure de testabilit�e,

� les param�etres et information de con�guration,

� la description du protocole de communication,

� des chrono-grammes montrant la communication et le traitement des donn�ees,

� la description de l'architecture choisie lorsque celle-ci est r�ef�erenc�ee dans l'�etat
de l'art.

Les �ches de donn�ees fournies en annexe d�ecrivent l'IP de Reed-Solomon dans les
trois versions d'architectures propos�ees: outre l'encodeur unique, nous proposons une
architecture massivement parall�ele, une architecture micro-contrôl�ee, et une architec-
ture mixte interm�ediaire. Une partie seulement des �ches sont communes tandis que
la fonction des ports, le protocole ainsi que les performances sont sp�eci�ques �a chaque
version.

Une fois l'IP s�electionn�ee, le guide d'utilisateur permet de comprendre la constitu-
tion du bloc r�eutilisable. Il permet au concepteur d'e�ectuer la phase de sp�ecialisation
et d'int�egration a�n de r�eutiliser l'IP. Le guide contient, en plus des �ches techniques
pr�ec�edentes:

� la description de la hi�erarchie des sources HDL n�ec�essaires,

� la structure des r�epertoires et leur contenu,
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� le fonctionnement du d�emonstrateur logiciel,

� le fonctionnement du programme de personnalisation des sources HDL,

� le fonctionnement du programme de g�en�eration des stimuli,

� la strat�egie d'optimisation et la structure des scripts de synth�ese,

� l'analyse et la compilation des sources HDL,

� la structure et le fonctionnement des test benches.

6.5.2 La personnalisation

La personnalisation se fait par l'interm�ediaire de programme logiciel au vu des r�esultats
pr�esent�es par le d�emonstrateur. Elle peut s'e�ectuer selon deux m�ethodes: d'abord
une param�etrisation e�ectue une sp�ecialisation de l'IP avant la synth�ese. De cette
mani�ere, le composant synth�etis�e est sp�eci�que et donc de surface minimale. D'un
autre cot�e, on peut aussi synth�etiser une IP g�en�erique et la con�gurer dans une
phase d'initilisation avant chaque utilisation. L'IP est plus polyvalente mais plus
grosse car elle doit supporter le pire cas de chaque param�etre. La �gure 6.8 r�esume
les deux approches: les composants sp�eci�ques poss�edent les mêmes fonctionnalit�es
mais celui issu de la sp�ecialisation avant synth�ese est plus petit. L'option choisie par
Thomson TCS est la param�etrisation puisque c'est la solution conduisant �a la surface
minimale, ce qui repr�esente la contrainte primordiale.

paramétrisation IP
spécifiquegénérique

IP
composant
spécifique

composant
spécifique

composant
générique

configuration

synthèse

synthèse

Figure 6.8: Param�etrisation et con�guration.

Les sources HDL sont compos�ees de paquetages et de couples entit�es/architectures.
Les paquetages g�en�eriques rassemblent des fonctions et constantes uniquement: les
constantes d�e�nissant la structure de chacun des codes: longueur, capacit�e, polynômes
g�en�erateur, etc... , et des constantes d'�elaboration permettant de fournir directe-
ment �a l'outil de synth�ese des constantes pr�e-d�e�nies au lieu d'expressions combina-
toires �a �elaborer. Par exemple, l'inversion d'un �el�ement donn�e du corps de Galois
� 2 GF (28) s'exprime soit par une constante � = ��1, soit par l'expression �254, �a
�eviter puisqu'elle n�ecessite 254 multiplications. La param�etrisation des paquetages
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permet d'optimiser la phase de synth�ese en soulageant l'outil de l'�elaboration de con-
stantes combinatoires complexes.

Le second avantage de la personnalisation par programme logiciel est le suiv-
ant: lancer une ex�ecution du prototype virtuel permet de collecter des informations
quant �a la position et l'ordonnancement des donn�ees dans le composant. Prenons
l'exemple du d�ecodeur de Viterbi de contrainte 8, constitu�e de 128 processeurs: il
semble �a priori obligatoire de tester la sortie des 128 processeurs �a chaque cycle a�n
de d�eterminer celui qui fournit l'information requise. Toutefois, puisque le treillis
est cyclique sur une p�eriode de longueur 7, il ne peut y avoir plus de 7 processeurs
susceptibles de fournir une information particuli�ere. Le prototype virtuel permet de
d�eterminer exp�erimentalement cet ensemble de processeurs et donc de diminuer le
multiplexage de 128 �a 7 entr�ees ! La �gure 6.9 illustre comment l'ex�ecution du proto-
type virtuel permet de d�eterminer exp�erimentalement les processeurs actifs et donc de
r�eduire la taille du multiplexage correspondant. La param�etrisation des paquetages
permet donc de diminuer la complexit�e du code RTL en fonction du comportement
du prototype virtuel.

exécution du prototype virtuel

tous les processeurs
sont sélectionnés

de fournir la donnée
processeurs susceptibles

Figure 6.9: Ex�ecution du prototype virtuel.

Le d�emonstrateur contient le prototype virtuel de l'IP encapsul�e dans un pro-
gramme g�erant les param�etres et les contraintes de l'utilisateur. Il permet d'e�ectuer
le codage, la corruption des mots du code et la correction des �chiers de donn�ees.
Lorsque la dimension du corps de Galois est m = 8, il peut e�ectuer ces proc�edures
sur des �chiers ASCII et pr�esenter visuellement les op�erations alg�ebriques. Au vu des
r�esultats, le concepteur peut choisir de r�ealiser le composant mat�eriel correspondant
au prototype. Le programme de personnalisation transforme donc les paquetages
g�en�eriques en paquetages sp�eci�ques �a une application particuli�ere. Le ot de per-
sonnalisation est illustr�e avec le d�ecodeur de Viterbi suivant:
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paquetages génériques

programme de personnalisation

VA_Generic_pkg.vhd VA_Metric_pkg.vhd VA_Surv_pkg.vhd

# définition du code
VA_Generic_pkg.tpl

# définition des métriques
VA_Metric_pkg.tpl

exécution prototype

définition du code

VA_Surv_pkg.tpl
#définition des survivants

Figure 6.10: Param�etrisation des paquetages.

6.5.3 L'int�egration

L'int�egration des IPs est permise par l'utilisation d'un style de codage universellement
reconnu, ainsi qu'un ensemble de strat�egies de synth�ese et de scripts. Le style de
conception est conforme aux manuels de m�ethodologie di�us�es par les soci�et�es de
micro-�electronique. Il s'attache notamment �a ce que:

� le syst�eme soit totalement synchrone et bas�e sur l'utilisation de registres unique-
ment, �eliminant totalement les latches dont le comportement temporel est am-
bigu,

� le nombre d'horloge soit minimal (une seule en g�en�eral) avec des int�eractions
dans le plus petit module possible,

� un reset asynchrone soit utilis�e bien que plus di�cile �a synth�etiser,

� une convention globale de la lexicographie des noms soit utilis�ee,

� une insertion syst�ematique des en têtes de commentaires de base de donn�ees
sccs soit e�ectu�ee, indiquant l'auteur, la date, le nom du �chier et l'historique
des modi�cations apport�ees,

� une indentation et des commentaires signi�catifs soient employ�es,

� l'�ecriture des entit�es, architectures et con�gurations d'un bloc soit stock�ee dans
le même �chier,

� les fonctions et proc�edures soient pr�ef�er�ees aux processus combinatoires r�ep�et�es,

� des types standards IEEE soient r�ef�erenc�es uniquement, en utilisant de pr�ef�erence
des types r�esolus,
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� les constantes et les param�etres soient contenus dans des �chiers ind�ependants
appel�es paquetages, plutôt que cabl�es dans le code source,

� un seul front d'horloge soit utilis�e, voire les deux exceptionnellement mais dans
deux entit�es di��erentes,

� aucun bu�er ne soit ins�er�e sur les signaux d'horloge ou de reset,

� un code synth�etisable seulement soit �ecrit avec une compl�ete liste de sensibilit�e
et utilisant des signaux plutôt que des variables pour assurer la compatibilit�e
des circuits avant et apr�es synth�ese,

� le circuit soit partitionn�e en sous-blocs de taille synth�etisable dont les sorties
soient syst�ematiquement m�emoris�ees.

Tout cela assure une portabiblit�e du code RTL ou comportemental sur l'ensemble
des outils de synth�ese commerciaux.

Les strat�egies de synth�ese consistent �a d�evelopper un ensemble de contraintes
pour le composant virtuel le plus tôt possible dans le processus de conception. La
strat�egie consiste �a d�e�nir un budget temporel en pr�ecisant l'horloge, les temps de
setup pour les signaux entrants, les temps d'arriv�ee ou de d�epart pour les chemins
combinatoires traversant le composant, des cellules d'alimentation et de charge pour
l'interface du composant, des conditions op�eratoires (voltage et temp�erature), un ou
plusieurs mod�eles d'interconnexion. En ce qui concerne les groupes de �ls, il est
important de connâitre la surface physique du bloc s'il est plac�e hi�erarchiquement,
ou la surface globale de l'IP si elle est mise �a plat par l'outil de placement routage.
En�n, remarquons que tous les blocs durs (RAM et ROM) doivent être instanti�es
dans une enveloppe pr�evue �a cet e�et, e�ectuant l'interface entre le code g�en�erique et
le composant dur �g�e. Le concepteur n'a donc pas besoin de changer le code source
pour modi�er l'IP.

Les scripts de synth�ese quant �a eux r�ealisent un compromis entre les approches
descendantes et ascendantes. En e�et, les outils de synth�ese classiques e�ectuent une
compilation descendante par d�efaut, c'est-�a-dire que le circuit fourni en entr�ee est
optimis�e ainsi que tous les sous-blocs qui y sont contenus. L'avantage de cette ap-
proche est une optimisation automatique globale de tous les blocs, mais exige beau-
coup de m�emoire et de temps de synth�ese. Par cons�equent, on s'oriente vers une
approche ascendante qui consiste �a compiler tous les sous-blocs de l'IP les uns apr�es
les autres, pour un budget de compilation minimal, puis de les int�egrer dans le bloc
imm�ediatement sup�erieur. L'approche Compiler-Caract�eriser-Recompiler consiste �a:

1. e�ectuer une compilation de chaque sous-bloc avec les contraintes par d�efaut �a
son interface (script CCC-1.scr),
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2. caract�eriser le composant dans sa globalit�e, c'est-�a-dire extraire les vraies con-
traintes aux interfaces, pour pr�epaper une optimisation temporelle le plus sou-
vent (script CCC-2.scr),

3. Recompiler le mani�ere incr�ementale chaque sous-bloc (script CCC-2.scr).

Le concepteur indique donc les blocs qu'il veut compiler ind�ependamment et car-
act�eriser. Les autres blocs et leur hi�erachie sont optimis�es avec le bloc sup�erieur les
contenant. L'approche descendante est donc choisie par d�efaut lorsque le concepteur
ne pr�ecise pas une approche ascendante. Les scripts, comme les sources HDL, ont
leurs propres en têtes sccs, contiennent le maximum de commentaires d�ecrivant la
strat�egie de compilation, ne contiennent aucun nom, valeur ou chemin cabl�es, mais
sont au contraire param�etrables par la liste de blocs �a compiler ainsi que leurs con-
traintes d'optimisation (CCC-blks.lis).

6.6 V�eri�cation des IPs

6.6.1 Fichiers de simulation

L'objectif des �chiers de simulation (test benches) est la simulation des composants
virtuels et la comparaison avec son prototype virtuel. La structure des �chiers HDL
de simulation est une hi�erarchie d'entit�es de simulation. L'entit�e la plus large est le
test bench et contient �a la fois la g�en�eration de stimuli et l'observation de la r�eponse
du circuit. Il contient, comme indiqu�e sur la �gure 6.11, cinq entit�es principales.

processus d’horloge

processus de simulation

processus de reset composant virtuel processus d’observation

fichier de stimuli fichier d’observation

test bench

Figure 6.11: Hi�erarchie d'entit�es de simulation.

� le processus d'horloge g�en�ere un signal d'horloge qui alimente le composant et
synchronise les autres processus,

� le processus de reset, synchrone ou asynchrone, met le composant dans un �etat
connu et teste la r�eponse du circuit,
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� le processus de simulation g�en�ere les stimuli et les fournit au circuit en respectant
le protocole d'interface. Pour rendre le test bench g�en�erique et ind�ependant des
vecteurs de simulation choisis, le processus lit dans un �chier externe l'ensemble
des vecteurs de test. Il change �egalement le format des donn�ees pour les rendre
interpr�etables par le circuit et communique avec l'IP via son protocole,

� le processus d'observation scrute les sorties du circuit pour r�ecup�erer les donn�ees
et les stocke dans un �chier externe correspondant aux stimuli du �chier d'entr�ee.
Il peut �egalement changer le format des donn�ees pour les rendre directement
lisibles par le concepteur,

� le composant virtuel en�n est l'entr�ee HDL �a simuler. Il s'agit d'instancier un
composant en connectant les processus pr�ec�edents aux ports du circuits.

6.6.2 G�en�eration de stimuli

La validation cherche �a obtenir le d�efaut z�ero pour toutes les con�gurations possi-
bles, et cela en un temps minimum. La qualit�e d'un bloc r�eutilisable est primordial
pour la raison suivante: supposons qu'un circuit soit construit �a partir de dix blocs
r�eutilis�es dont la probabilit�e de bon fonctionnement soit de l'ordre de 95%. Alors,
la probabilit�e de bon fonctionnement du circuit devient (0:9)10 = 60%. De plus, si
chaque bloc a N entr�ees, il faut 10:2N tests, s'ils sont e�ectu�es individuellement, con-
tre 210N s'ils sont faits en groupe. En conclusion, nous disons qu'il faut v�eri�er le plus
sûrement possible les blocs �el�ementaires avant de les assembler, et ceci reste valable
pour les sous-blocs d'un bloc. La strat�egie de validation consiste donc �a valider les
sous-blocs de la macro avant de valider le bloc lui-même.

Les types de v�eri�cation, obtenus par des outils de simulation, sont les suivants:

� Test de conformit�e: il veri�e que le bloc soit conforme avec la sp�eci�cation.

� Test en coin: il simule un ensemble de stimuli inhabituels pouvant mettre le
bloc en di�cult�e puisque le concepteur connâit les points critiques de son IP.

� Test al�eatoire: il d�etecte les erreurs que le concepteur ne soup�connait pas lors
des tests sp�eci�ques.

� Test r�eel: il place le bloc dans une application industrielle a�n de v�eri�er que
la sp�eci�cation correspond bien aux attentes des utilisateurs.

Le nombre de stimuli possible est excessivement important pour un d�ecodeur de
Reed-Solomon et in�ni pour un d�ecodeur de Viterbi puisque la s�equence en entr�ee
peut être elle-même in�nie. Pour le premier codec, en consid�erant un code de longueur
N , de capacit�e T d�e�ni sur un corps de Galois de dimension m, le nombre de vecteurs
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possibles est: 2N:M . Si on ne consid�ere que le motif d'erreur superpos�e sur un même
mot du code, il y a tout de même:

CP
N :(2

M � 1)P (6.1)

vecteurs d'erreur de poids P . Il faut s'assurer que les motifs d'erreur de poids
inf�erieure ou �egale �a T sont corrig�es, ou inf�erieur ou �egal �a 2T si on consid�ere �egalement
les e�acements. A titre indicatif, un code (73, 53, 10) en totalise C10

73 :2
80 = 7:5:1035.

On r�ealise donc les tests suivants:

� test exhaustif: pour les petites instances, on g�en�ere tous les vecteurs possible.
Par exemple, un code (7, 3, 2) sur GF (23) poss�ede (23)7 = 221 = 2M vecteurs
possibles pour une simulation exhaustive. Le test exhaustif est tr�es important:
puisque le composant virtuel est parfaitement g�en�erique, il permet d'atteindre
tous les chemins et les situations alors que ceux-ci n'�etaient pas testables par
un stimulus facilement identi�able.

� test de conformit�e: on g�en�ere un ensemble de mots, corrompus ou non, entrant
dans le d�ecodeur de mani�ere cons�ecutive ou non, a�n de tester le protocole de
communication, l'entr�ee et la sortie des donn�ees ainsi que la fonctionnalit�e de
tous les ports de sorties.

� test en coin: on g�en�ere toutes les erreurs de poids 1, soit N:2M , pour v�eri�er
que le d�ecodeur peut atteindre toutes les positions et les amplitudes possibles.
Pour chaque poids de l'erreur et pour un ensemble particulier d'amplitude, on
applique toutes ou un maximum de positions possibles parmi Ck�T

N pour tester
ainsi la g�en�eration du polynôme locateur d'erreur. Pour un motif d'erreur, on
applique toutes ou un maximum d'amplitudes possibles: (2M�1)k�T pour tester
la g�en�eration du polynôme �evaluateur d'erreur.

� test al�eatoire: on g�en�ere des motifs en rafale ou al�eatoires de poids inf�erieur
ou �egal �a T (ou 2T avec e�acements) de positions et d'amplitudes al�eatoires.
On g�en�ere aussi des vecteurs quelconques d�epassant pour certain la capacit�e du
code a�n de tester la d�etection d'�echec de d�ecodage.

Le programme de g�en�eration de ces stimuli accepte donc en entr�ee: la d�e�nition du
code, le type de test choisi, le type d'erreur (al�eatoire ou en rafale), le poids maximal
d'une erreur ainsi que le nombre de vecteurs d�esir�e.

6.6.3 M�ethode de simulation

Le test bench d�epend du circuit test�e dans la mesure ou le format des donn�ees (di-
mension du corps da Galois et polynôme primitif) d�epend du code correcteur d'erreur
utilis�e. La g�en�eration du test bench est donc r�ealis�ee automatiquement par le pro-
gramme de personnalisation. L'ensemble du ot de simulation est le suivant: on
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g�en�eration automatiquement des stimuli pour former le �chier en entr�ee du processus
de simulation, on cr�ee le test bench associ�e au code �a partir d'un �chier g�en�erique en
personnalisant les processus de simulation et d'observation, on analyse d'une instance,
synth�etis�ee ou non, du code consid�er�e jusqu'�a atteindre la �n du �chier de simula-
tion, on simulation du prototype virtuel en langage C du même �chier de simulation,
et on comparaison automatique des deux �chiers d'observation et compte rendu des
�eventuelles divergences.

Le sch�ema ci-dessous illustre la m�ethode de simulation totalement automatis�ee.
Elle e�ectue la simulation et la comparaison d'un composant HDL et de son prototype
virtuel.

stimuli

simulation prototype

definition du code et des stimuli

comparaisons

simulation HDL

génération des génération du
test bench

test bench
personnalisé

fichier d’observation
HDL

fichier d’observation
virtuel

fichier de stimuli

Figure 6.12: M�ethode de simulation.

6.6.4 Synth�ese et preuve

La simulation au niveau porte a �et�e autrefois la veri�cation �nale avant la fabrication
d'un ASIC. Pour des circuits de quelques dizaines de milliers de portes, cette simula-
tion n'est simplement pas faisable puisque même avec des acc�el�erateurs mat�eriels, la
vitesse n'est pas su�sante. De plus, il est souvent n�ecessaire de r�ep�eter la simulation
dans les cas nominaux, les meilleurs, ou les pires. A pr�esent, on e�ectue:

� une v�eri�cation formelle pour v�eri�er que la netlist synth�etis�ee correspond �a la
description RTL synth�etisable,

� une insertion de scan qui compl�ete les tests de fonctionnalit�e,

� une analyse temporelle apr�es placement et routage pour v�eri�er que les con-
traintes temporelles et la fr�equence d'horloge sont e�ectivement tenues.
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La preuve formelle utilise des techniques math�ematiques pour prouver l'�equivalence
de deux repr�esentations du circuit. Il est donc inutile d'appliquer des vecteurs de test
fonctionnels. Les circuits peuvent être compar�es aussi longtemps qu'ils ont la même
fonctionnalit�e synchrone. Ils sont �equivalents si la fonction est la même pour les
sorties et pour chaque point de m�emorisation.

6.6.5 Placement et routage

Le placement et routage constitue �a la fois une �etape n�ecessaire dans la conception de
l'IP pour une future int�egration, mais aussi une validation de l'architecture g�en�er�ee.
Les principaux objectifs sont: la minimisation de la surface de silicium, la tenue des
contraintes temporelles (fr�equence d'horloge notamment), la minimisation des incer-
titudes temporelles sur l'arbre d'horloge et de reset (skew) ainsi que la constitution
d'un r�eseau d'alimentation pour pr�evenir les chutes de tension et l'�electromigration.

L'apport du placement routage consiste �a caract�eriser les performances d'un bloc
en tenant compte des contraintes physiques du routage: �evitement des congestions et
p�enalisations temporelles dues aux e�ets r�esistifs et capacitifs. Bien que la synth�ese
puisse s�electionner un mod�ele d'interconnexion statistique dont les valeurs d�ependent
de la surface, le probl�eme est qu'un placement routage sp�eci�que ne conduit jamais
aux pr�edictions statistiques. Deux solutions ont �et�e envisag�ees dans le cas des codes
correcteurs d'erreur:

� d'abord on utilise un outil permettant de d�eterminer la forme et la place des
principaux blocs de l'IP (Design Planner). Il peut d�eduire du nombre de portes
�equivalentes une surface de silicium et surtout un mod�ele d'interconnexion su�-
isamment pr�edictif pour être int�egr�e dans une �etape de synth�ese, puisqu'il utilise
la même approche que l'outil �nal de placement routage. Cette m�ethode a �et�e
choisie pour le bloc de Reed-Solomon.

� la deuxi�eme solution, s�electionnn�ee pour le bloc de Viterbi dont les perfor-
mances temporelles sont critiques, consiste �a r�ealiser une r�ealisation physique
plus pouss�ee qu'un pr�e-placement mais n�ecessite un cycle plus long: la synth�ese
fournit un �chier de contraintes temporelles qui dirige le placement routage
des cellules standards de telle sorte que les chemins critiques soient trait�es en
priorit�e.

Dans une phase ult�erieure, il faut construire un arbre d'horloge. Alors que la
synth�ese ne tient pas compte du placement physique des points de m�emorisation,
l'outil de routage r�ealise des regroupements en fonction de leur position de telle sorte
que l'arbre soit �equilibr�e en minimisant le d�elai de propagation et le skew d'horloge.
Notons en�n qu'une optimisation en place IPO) permet de modi�er la puissance des
portes et d'ins�erer des bu�ers, et donc d'accrôitre les performances temporelles d'un



Flot d'int�egration d'une IP 137

circuit sans en modifer le placement initilal. Il n'est donc pas utile de r�eit�erer tout le
cycle de placement routage. On fournit en annexe un sch�ema de placament e routage
de l'IP Reed-Solomon.

6.6.6 Prototypage

Les circuits de petites tailles, c'est-�a-dire les codes correcteurs d'erreur de faibles
capacit�es, sont prototyp�es sur un FPGA. Ils ont l'avantage d'être reprogrammables
permettant une rapide recon�guration pour la correction d'erreurs. Les FPGA sont
tr�es appropri�es pour les petits circuits d'autant plus qu'ils rejoignent les performances
des ASIC en nombre de portes et fr�equence d'horloge. L'�etape de prototypage est en
cours de r�ealisation dans un projet conjoint entre Thomson TCS et le laboratoire CSI
de l'INPG.

6.7 R�eexions sur la conception d'IP

6.7.1 Di�cult�es rencontr�ees

La premi�ere di�cult�e rencontr�ee a consit�e �a �evaluer les performances et le coût
d'une architecture avant d'e�ectuer le codage HDL. Il fallait �egalement s'assurer que
l'architecture propos�ee par l'�etat de l'art ou que nous avons nous-mêmes construite
�etait fonctionnellement correcte. Faute de quoi, nous aurions dû r�eit�erer l'ensemble
du processus de conception, alors que nous n'avions certainement pas le temps pour
le faire. L'ensemble de ces incertitudes nous a conduit �a introduire la notion de proto-
type virtuel et �a concevoir en langage C les architectures des IPs �a r�ealiser en langage
mat�eriel. L'inconv�enient important de cette approche est que si la fonctionnalit�e est
tr�es bien test�ee ainsi que quelques �el�ements de performance (latence et d�ebit par ex-
emple), elle ne permet pas d'�evaluer pr�ecis�ement la surface et la fr�equence d'horloge
qui sont fortement li�ees �a la r�ealisation mat�erielle. Ceci peut amener �a choisir une ar-
chitecture alors que celle-ci peut s'av�erer trop grosse. Prenons l'exemple du d�ecodeur
de Reed-Solomon: a�n de couvrir toutes les exigences de d�ebit, nous avons mis au
point quatre architectures: deux extrêmes (1) parall�ele et 2) micro-contrôl�ee) et deux
mixtes (3) une version parall�ele dans laquelle on introduit un traitement s�equentiel
des op�erations arithm�etiques dans le corps de Galois et 2) une version micro-contrôl�ee
dans laquelle les coe�cients d'un même polynôme sont traitr�es simultan�ement). Ces
quatre versions ont �et�e successivement prototyp�ees, valid�ees puis cod�ees en VHDL
RTL. Malheureusement, la quatri�eme d'entre elles a �et�e abandonn�ee pour la simple
raison que le traitement simultan�e des coe�cients des polynômes n�ecessitait le stock-
age de tous les coe�cients dans des m�emoires distinctes. Par cons�equent, la RAM de
stockage est divis�ee en plusieurs RAM plus petites ce qui provoque une augmentation
importante de la surface. Il �etait alors plus rentable d'utiliser la troisi�eme solution
avec une contrainte de surface s�ev�ere pour obtenir un d�ebit plus important pour une
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surface identique. Apr�es avoir r�ealis�e ces architectures, il serait possible d'annoter
le code C pour estimer la surface d'une architecture. En e�et, une fois connue la
surface des points m�emoire, additionneurs et multiplieurs dans le corps de Galois,
et des blocs durs, il devient possible de comptabiliser le nombre d'op�erations et de
d'unit�es de stockage pour fournir une estimation r�ealiste de la surface active.

La seconde di�cult�e rencontr�ee consiste �a e�ectuer les v�eri�cations physiques en
�n de conception (design front-end). Bien que nous ayons pr�ec�edemment indiqu�e
que la surface active �etait un bon estimateur de la surface �nale du circuit, il est
�egalement vrai que le style de codage et l'architecture peut inuencer signi�cative-
ment le placement-routage. C'est en e�et le cas pour l'architecture TPI param�etrable
du d�ecodeur de Viterbi qui se compose pour l'essentiel de RAM de stockage, de pro-
cesseurs combinatoires et de multiplexage. Le routage des arbres de multiplexeurs
provoque une augmentation importante de la surface. C'est pourquoi nous avons
utilis�e de pr�ef�erence des bu�ers troisi�eme �etat n�ecessitant une connexion de moins et
donc un meilleur comportement au routage. Il n'est pas possible pour l'instant de
prendre en compte les di�cult�es de la r�ealisation physique dans la phase de concep-
tion. Le cas s'est �egalement produit dans les blocs arithm�etiques de la technologie
Xilinx. Une architecture de multiplieur bas�ee sur une d�ecomposition dichotomique en
additionneurs s'est r�ev�el�ee inrout�ee pour les grandes op�erandes, dûes �a l'augmentation
tr�es importante du nombre de connexions entre additionneurs successifs. L'�etape de
validation nous a forc�e d'�eliminer totalement cette architecture.

La troisi�eme di�cult�e rencontr�ee consiste �a v�eri�er le bloc r�eutilisable. Ceci est
r�ealis�e compl�etement pour les blocs arithm�etiques de petites tailles tels que les ad-
ditionneurs de moins de 32 bits et les multiplieurs de moins de 16 bits. En e�et,
en consid�erant un autre bloc de même fonctionnalit�e que l'on sait fonctionnellement
correcte (ceci est facilement accessible par l'utilisation d'architectures triviales), on
repr�esente les deux blocs sous forme d'un arbre de d�ecision binaire (BDD) muni d'un
même ordre de variable, a�n de rendre la repr�esentation canonique. Par simple com-
paraison structurelle, on assure un parfaite correspondance des deux architectures.
En ce qui concerne les codes correcteurs d'erreur, l'introduction d'�el�ements s�equentiels
ne permet pas de v�eri�cation bool�eenne. De plus le nombre de vecteurs de test est
extrêmement important. On r�ealise donc: 1) une v�eri�cation exhaustive de petites ar-
chitectures, 2) un ensemble important de tests de conformit�e, en coin et al�eatoires, 3)
de la preuve formelle pour valider l'�etape de synth�ese, et 4) le prototypage d'un com-
posant sp�eci�que. L'avantage de la derni�ere �etape r�eside dans un d�elai de simulation
rapide et en environnement r�eel.
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6.7.2 Vers les blocs durs

Les IPs dures sont les blocs d�elivr�es avec une repr�esentation physique au format
GDSII. L'avantage est �evident: les performances en termes de surface, de puissance
dissip�ee et de fr�equence d'horloge sont parfaitement d�etermin�ees. Toutefois, elles per-
dent leur exibilit�e et leur portabilit�e puisqu'une resynth�ese se traduit maintenant
par une �etape de migration technologique.

Concevoir une IP dure n'est pas di��erent de concevoir une IP souple (soft macros)
mais il faut en plus g�en�erer une repr�esentation physique et d�evelopper des mod�eles
pour la simulation et le layout. Les IPs dures doivent aussi int�egrer une strat�egie
de testabilit�e: soit une châine de test (scan) qui est peu p�enalisante en surface et en
d�elai mais qui n�ecessite une m�emoire de test externe, soit un BIST logique qui, malgr�e
une augmentation signi�cative de la surface empêche tout �etude dite de reverse engi-
neering puisqu'il g�en�ere ses propres vecteurs de test. Signalons en plus que l'IP doit
devancer les contraintes du circuit global: l'arbre d'horloge doit être construit sans
connâitre la structure d'horloge du circuit englobant, avec un minimum de charge,
la forme et le placement des pines de la macro doivent permettre une int�egration
ais�ee, les pistes d'alimentation en�n doivent supporter les pics de courant maximum.
Ainsi, la s�election d'une IP dure ne se fait pas seulement sur la documentation ou
l'environnement de v�eri�cation mais aussi sur la robustesse du circuit qui doit avoir
�et�e v�eri��e sur silicium ainsi que les limitations physiques pr�ec�edemment pr�esent�ees.

6.7.3 Avantages des IPs souples

Les IPs souples telles que nous les avons r�ealis�ees pr�esentent au moins trois avantages
compar�es aux macro-cellules ou blocs "non" r�eutilisables: elles sont d'abord par-
faitement g�en�eriques et sp�ecialisables en fonction des contraintes du concepteur. Des
d�ecodeurs de Reed-Solomon existent mais sont en g�en�eral fournis dans une seule con-
�guration. Or, les applications que nus avons rencontr�ees sont domin�ees par le coût
de silicium, et donc n�ecessitent la plus petite surface dans des contraintes minimales
de d�ebit. Sachant que les exigences de d�ebit peuvent varier entre une application
spatiale de faible d�ebit et une application de video-surveillance de fort d�ebit, il est
n�ecessaire de poss�eder une palette d'architectures de même fonctionnalit�e. Aussi les
d�ecodeurs sont fournis en plusieurs rapports surface/d�ebit, ce qui fait la di��erence
avec les blocs classiques "non" r�eutilisables.

Elles sont totalement ind�ependantes du processus technologique et portables sur
toutes les cibles technologiques. En e�et, les sources HDL sont �ecrites au niveau
transfert de registres synth�etisable, sans aucune r�ef�erence �a la biblioth�eque cible. Il
faut prendre soin de d�e�nir des contraintes de synth�ese r�ealistes et une premi�ere
compilation permet de connâitre les possibilit�es d'une nouvelle cible. Nous avons
synth�etis�e nos IPs sur trois cibles di��erentes: une technologie 0.8 �m de Thomson
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TCS, une technologie 0.35 �m de ST Microelectronics, et une biblioth�eque Altera de
FPGA a�n d'e�ectuer le prototypage. Ceci en fait une di��erence importante avec
les macro-cellules pour lesquelles l'assignation technologique est une �etape impor-
tante. Les �evolutions technologiques, l'augmentation du nombre de couches de m�etal
et la diminution des g�eom�etries sont prises en compte par le processus classique de
synth�ese et ne modi�e pas la description de l'IP. Le niveau d'abstraction �elev�e est
une caract�eristique importante.

En�n, elles sont int�egrables dans n'importe quelle application plus importante
dont une des descriptions est commune avec un des niveaux d'abstraction de l'IP,
comme par exemple du VHDL RTL ou un r�eseau de portes. Les scripts de synth�ese
permettent d'int�egrer le composant selon les objectifs et les contraintes du concepteur.
L'optimisation peut s'arr�eter dans un format interne �a l'outil de synth�ese Synopsys,
au niveau r�eseau de portes VHDL, Verilog ou EDIF. Cette propri�et�e de portabilit�e
dans un processus de synth�ese plus important rend le bloc particuli�erement facile �a
r�eutiliser.

6.8 Elever le niveau d'abstraction

Nous proposons ici un r�esum�e des comparaisons entre les deux niveaux comporte-
mental et RTL pour l'ensemble des deux blocs de codage r�ealis�es: Reed-Solomon et
Viterbi. Les trois crit�eres quantitatifs que nous pouvons comparer sont: le temps de
conception, la longueur de code et la qualit�e de r�esultat QoR. Alors que le premier
crit�ere n'int�eresse que le concepteur, le r�eutilisateur se pr�eoccuperra des deux autres
puisqu'ils conditionnent la facilit�e et la qualit�e de l'int�egration.

� On constate un rapport de temps de conception (codage mat�eriel uniquement
sans prendre en compte la compr�ehension et la validation) du RTL par rapport
au comportemental d'un facteur 3 ou 4: 3/11 semaines pour le Viterbi, 6/24
semaines pour le Reed-Solomon. Bien que les principales fonctions utilis�ees
dans le comportemental le sont aussi dans le RTL, les d�etails d'architecture du
code RTL sont r�ealis�es automatiquement par le comportemental en fonction des
contraintes de l'utilisateur.

� La QoR du RTL est en g�en�eral meilleure pour deux raisons: pour une architec-
ture identique, le circuit est souvent plus petit. Il est parfois aussi plus rapide
en �evitant des communications r�ep�et�ees avec la partie contrôle. Dans tous les
cas, la hi�erarchie de code RTL permet une compilation plus pouss�ee. Mais la
seconde raison est la plus importante: toutes les architectures RTL ne sont
pas atteignables par un code comportemental, comme le montre l'exemple du
d�ecodeur de Viterbi. Outre l'ordonnancement des op�erateurs, nous avons con-
struit une architecture RTL utilisant un ordonnacement particulier des op�erandes
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conduisant �a un gain de d�ebit pour une même surface. Le comportemental a
lui un d�ebit proportionnel au nombre de ressources utilis�ees.

� Le nombre de lignes de code est 10 fois plus grand pour le RTL: 307/2943
pour le Viterbi, 581/11393 pour le Reed-Solomon. Notons que plusieurs codes
RTL sont d�evelopp�es pour couvrir plusieurs architectures (parall�ele, micro-
contrôl�ee, ...) alors qu'un seul code comportemental est r�ealis�e.

C'est pourquoi nous avons utilis�e le niveau comportemental pour parcourir l'espace
des solutions: le temps et le volume de conception est tr�es r�eduit pour une qualit�e
de r�esultat plus faible que le niveau RTL. Une fois l'architecture retenue, nous la
condons en RTL pour une QoR optimale.

6.9 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons pr�esent�e les m�ethodologies de r�eutilisation et les crit�eres
d'e�cacit�es qualitatifs et quantitatifs de ces approches. Lorsque la biblioth�eque ne
propose pas de blocs �a r�eutiliser, il faut les concevoir. Aussi avons nous pr�esent�e
les m�ethodes classiques de conception et propos�e une am�elioration pour les rendre
�a la fois simple et sûr. Celle-ci nous a servi �a concevoir les blocs de codage. Nous
avons �egalement pr�esent�e l'ensemble des donn�ees d�elivr�ees a�n d'industrialiser ces
composants, ainsi qu'une r�eexion sur la conception de blocs mous et durs.
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Chapitre 7

Conclusion

Cette �etude a port�e essentiellement sur la conception des blocs r�eutilisables �a utiliser
dans plusieurs niveaux d'abstraction, dans des outils automatiques de synth�ese et
comme composants virtuels. La cl�e d'un bloc r�eutilisable r�esidant dans sa capacit�e �a
être par la suite utilis�e, nous les avons rendus aussi g�en�eriques et param�etrables que
possible. Pour chaque niveau de description, nous avons d�etermin�e les contraintes de
conception qui sont donc devenus les param�etres des macro-blocs r�ealis�es. Nous avons
par exemple �etudi�e le d�ebit et la surface des blocs de haut-niveau, l'environnement
temporel et technologique des blocs arithm�etiques et la puissance dissip�ee dans les
outils de d�ecomposition technologique.

L'ensemble du travail r�ealis�e se pr�esente sous deux formes: la conception des blocs
arithm�etiques et la d�ecomposition technologique sur cellules standards sont incorpor�es
dans un outil de synth�ese RTL et logique. A l'issue de l'�elaboration d'un code VHDL,
nous fournissons les �equations optimis�ees des blocs arithm�etiques et nous recouvrons
toutes les parties combinatoires du circuit. Par contre, l'�etude des blocs comporte-
mentaux de codage correcteur d'erreur, e�ectu�ee au sein de la soci�et�e Thomson-CSF
Semiconducteurs sp�eci�ques, nous a permis de construire un ensemble de composants
virtuels dont l'objectif est double: d'abord proposer ces composants comme IP (Intel-
lectual Property) aux concepteurs de circuits int�egr�es d�esireux d'utiliser de telles fonc-
tionnalit�es. Deuxi�emement, faire partie de circuits ASICs industriels de Thomson-
CSF: les validations apport�ees (simulations, placement et routage, puis prototypage)
ont conduit �a leur utilisation dans une application de vid�eo-surveillance notamment.

Les avantages des blocs r�eutilisables sont multiples: g�en�ericit�e et exibilit�e, ind�ependance
vis-�a-vis du processus technologique, int�egrabilit�e dans un circuit int�egr�e. On peut
toutefois leur reprocher leur manque de d�etermination physique compar�e aux blocs
durs, macro plus robuste dont les performances sont caract�eris�ees avant leur int�egration,
et vers lesquels il semble important de s'orienter.

L'ensemble de ce travail est inspir�e par le souci de pragmatisme, notamment du
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�a l'int�egration industrielle des IPs de codage corecteur d'erreur. Les exigences de
productivit�e rendent la conception de blocs r�eutilisables imp�erative et nous pensons
en avoir montr�e quelques exemples d'application.
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R�esum�e

L'�evolution des technologies, les exigences de productivit�e, l'accroissement de la com-
plexit�e des circuits int�egr�es ont contribu�e �a l'�emergence des composants virtuels (IPs),
ainsi qu'au d�eveloppement de logiciels d'aide �a la conception de circuits int�egr�es.
L'utilisation de l'abstraction et des composants d�ej�a con�cus sont les cl�es de ces d�e�s.

L'objet de cette th�ese est le parcours des principaux niveaux d'abstraction de
la synth�ese mat�erielle, la synth�ese logique, RTL et comportementale, en d�egageant
pour chacun d'entre eux les contraintes de conception qui vont devenir les crit�eres de
s�election d'un bloc r�eutilisable. Il ne reste plus qu'�a concevoir un �eventail de blocs
dans une approche de r�eutilisation: les blocs doivent être facilement s�electionnables,
puis param�etrables, et en�n int�egrables dans un circuit plus important. La con-
ception des blocs comportementaux, appliqu�ee au codage correcteur d'erreur, nous
am�ene �a r�e�echir sur les m�ethodologies de conception et de r�eutilisation des com-
posants virtuels.

Abstract

Technological progress, designers' productivity expectations, exponential increase of
design complexity, have lead to the emergence of virtual components (IPs), as well
as the development of software for integrated circuits design automation. The use of
abstraction and components already designed are the keys of these challenges.

The aim of this thesis is the study of the main abstraction levels of hardware syn-
thesis, logic, RT and behavioral synthesis, in order to deduce, for each of them, the
optimization constraints that will become the criteria of selection for a reuse block.
Then, one has to design an array of blocks in a reuse approach: the blocks must be
easily selected, parameterized, and then integrated in a complete circuit. The design
of behavioral blocks, applied to the error correcting codes, gives us food of thought
about the design and reuse methodologies of virtual components.

micro-�electronique.

mots cl�es : conception, composants virtuels, IP, d�ecomposition technologique,
arithm�etique, codage correcteur d'erreur.


