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Abstract

Energy-autonomous systems (EAS) are emerging applications in the semiconduc-
tor industry characterized by special requirements in term of processing abilities
and power consumption. An aggressive cut into processing speed contraints allows
reduction of the total power consumption into a power budget limited by a small
battery or by an energy harvesting system.

The developpement of such Systems on Chip (SoC) calls for flexibility integration
in the design flow that is usually brought by microcontrollers or by multiplying
ASICs peripherals. Reconfigurable logic circumvents the intrinsic low performance
of software processing in microcontrollers. By bridging the gap between microcon-
trollers and ASICs, it has become a revolutionary tool for integrated system design.
Unfortunately, FPGA fabrics to be embedded suffer a high power overhead compa-
red to dedicated ASICs. The µW range power budget targeted by EAS prevents the
integration of classic or even low-power FPGA fabrics.

This work aims at establishing guidelines for the power-constrained design of pro-
grammable logic core to be used as embedded IP in EAS or highly power constrained
systems. A promissing way to obtain this reduction is through a substantial scaling
of the supply core voltage applied to the fabric. Bringing down the supply voltage
to Ultra-Low-Voltage (ULV) levels below 0.5V has shown dramatic potential to im-
prove energy efficiency as long as the speed constraint can be relaxed. Operating
MOSFETs in weak inversion mode with low drain current exacerbate sensitivity
to process variation or leakage current. Maintainin sufficient lifetime while opera-
ting at an optimum for the power/performance trade-off implies the development
of creative techniques and the adaptation of state of the art scientific research de-
velopped for Ultra-Low-Power (ULP) ASICs to the reconfigurable world.

This work shows that, by combining a power-oriented implementation using multi-
VT , a careful repartition of different MOSFET flavors and an aggressive scaling
of the core voltage, the static power consumption of a tile can be brought down to
0.5µW . A 16 bit multiplier synthesized on the designed FPGA features an energy
per operation as low as 2.5pJ wich is 11× more efficent compare to the state of
the art ULP ULV microcontroller proving that reconfigurable logic can provide an
intermediate solution between software reconfiguration and ASIC implementation
in ULV domain. The supply voltage scaling and the precise control over the power/-
performance trade-off through VT partitioning is the subject of a conference paper
presented at FTFC 2012.

Along with these solutions, a power gating system is studied to evaluate the pos-
sibility to shut down unused area in operation. At higher level, the architecture
parameters of logic blocs and routing segments are studied to search for a power
optimum. A framework for physical simulation and an interface between high-level
place & route layer and low-level simulation level are developped. Finally, a 65nm
test-chip is designed to validate the different simulation results.





Abstract

Les systèmes autonomes en énergie sont un secteur d’application émergeant dans
l’industrie du semiconducteur. Ils sont carractérisés par des exigeances spécifiques
en terme de capacité de calcul et de puissance consommée. Une large réduction de
la vitesse de calcul permet d’amener la puissance totale consommée dans un budget
de puissance contraint par une petite batterie ou par un système de récupération
d’énergie.

Le développement de tels systemes intégrés (Systems on Chip SoC) nécéssite l’in-
tégration de flexibilité dans le flot de conception. Cette flexibilité est généralement
apportée par l’intégration de microcontrôleurs ou la multiplication des périphériques
ASICs. La logique reconfigurable permet de contourner les faibles performances in-
trinsèques aux microcontrôleurs. En se plaçant en intermédiaire entre les microcon-
trôleurs et les ASICs, la logique reconfigurable s’est imposée comme un outil révolu-
tionnaire pour la conception de systèmes intégrés. Malheureusement, les structures
FPGA à embarquer souffrent d’une large pénalité en puissance en comparaison aux
ASICs. Le budget de l’ordre du µW ciblé par les systèmes autonomes empêche l’in-
tégration de structures reconfigurables classiques ou même, à faible consommation.

Ce travail a pour but d’étudier la conception de blocs de logique reconfigurable for-
tement contraints en puissance qui pourront être utilisés comme IP dans des sys-
tèmes autonomes. Une des pistes pour atteindre des consommations aussi faibles
consiste à diminuer la tension d’alimentation appliquée à la structure. Il a été
prouvé qu’amener cette tension d’alimentation dans le domaine de la très basse
tension (Ultra-Low-Voltage ULV, en dessous de 0.5V ) permet de réduire la puis-
sance totale consommée d’un ordre de grandeur tant que la contrainte en vitesse
peut être relâchée. L’utilisation de MOSFET en faible inversion exacerbe la sensi-
bilité aux variations de process ou au courant de fuite. Le maintien d’une durée de
vie suffisante tout en imposant la tension optimale au niveau du compromis puis-
sance/performance nécessite le développement de nouvelles techniques ainsi que
l’adaptation de l’état de l’art développé pour les ASICs ULP.

Ce travail montre que, en combinant une implémentation ULV multi-VT orientée
vers la réduction de la puissance, la puissance statique d’une tuile de FPGA peut
être réduite à 0.5µW . Un multiplieur 16 bit synthétisé sur un tel FPGA présente
une énergie par opération de 2.5pJ , ce qui est 11× plus efficace que l’implémenta-
tion de la même multiplication sur un microcontrôleur de l’état de l’art ULP ULV
utilisant les mêmes techniques de réduction de la puissance. La logique reconfigu-
rable se place donc en intermédiaire entre la reconfiguration software et l’implémen-
tation ASIC dans le domaine ULV. La réduction de la tension d’alimentation et
le contrôle précis du compromis puissance/performance au travers de la répartition
du VT a fait l’objet d’une publication présentée à la conférence FTFC 2012.

A côté de ces solutions, un système de power gating est étudié pour évaluer la possi-
bilité d’éteindre les portions non-utilisées du FPGA. A haut-niveau, les paramètres
de l’architecture des blocs de logique et des segments de routage sont étudiés pour
chercher l’optimum en terme de puissance consommée. Un framework de simula-
tion physique et une interface entre les logiciels de placement & routage haut-niveau
et les simulations physiques bas-niveau ont été développés. Pour finir, un test-chip
en technologie 65nm est conçu afin de valider les différents résultats de simulation.
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CHAPITRE 1. INTRODUCTION

Chapitre 1
Introduction

Depuis un demi siècle, l’électronique intégrée a provoqué une révolution du monde technologique
et du quotidien en couvrant des applications aussi diverses que l’énergie, les transports, la santé ou
les loisirs. Lors de la dernière décennie, l’électronique a changé de visage pour se tourner vers un
nouveau défi : la mobilité. L’évolution des technologies et la réduction des dimensions des transistors
du micromètre vers le nanomètre ont permis d’intégrer sur des surfaces de plus en plus limitées une
puissance de calcul considérable. Cette évolution a donné naissance à une vague d’électronique à faible
consommation (Low-Power LP) qui a déferlé sur le grand public sous la forme de notebook, smartphones,
GPS, tablettes tactiles ou lecteurs mp3.

Dans la continuité de cette tendance, l’électronique mobile moderne doit relever de nouveaux défis.
Le domaine des soins de santé demande des systèmes implantables ou portables pour la surveillance ou
le soin des patients. L’industrie demande l’intégration de senseurs réalisant des mesures de rendement
pour un contrôle fin des lignes de production. Le développement du futur Web3.0 aussi appelé "internet
des objets" passe par le déploiement de milliard de noeuds autonomes attachés à des objets.

Cette vision de l’électronique de demain se heurte à différents problèmes : comment contourner la
densité énergétique trop faible des batteries actuelles, comment s’affranchir du problème du remplace-
ment de ces batteries, comment équilibrer efficacité énergétique et puissance de calcul (ce qui revient
à établir le compromis optimal entre transmission directe ou traitement local des données), comment
limiter l’empreinte carbone liée à la fabrication d’un grand nombre de ces puces... ?

Face à ces défis, la recherche s’est penchée sur l’augmentation de l’autonomie des systèmes intégrés
pour développer une nouvelle classe de systèmes autonomes en énergie (Energy Autonomous Systems
EAS). Ces systèmes à haute autonomie sont particulièrement adaptés aux applications dont l’accès pour
maintenance est limité tels que les systèmes médicaux implantés. Ils sont caractérisés par des exigences
spécifiques en terme de vitesse, de traitement et de puissance consommée. En diminuant substantielle-
ment les contraintes sur la fréquence de fonctionnement, il est possible de réduire la consommation totale
d’énergie pour atteindre le budget limité de puissance qu’offrent de petites batteries ou un système de
récupération de l’énergie présente dans l’environnement.

Pour réduire la quantité de données que les EAS doivent transmettre, il faut accroitre la puissance
de calcul. L’augmentation de la complexité de ces systèmes provoque une augmentation de coûts de
développement et de fabrication en technologie avancée. L’intégration de flexibilité permet de partager
le coût de développement en couvrant différentes niches industrielles. Dans ces systèmes, la flexibilité est
apportée par l’intégration de microcontrôleurs ou en multipliant le nombre de périphériques. La logique
reconfigurable permet de contourner les faibles performances intrinsèques au traitement software effectué
sur des microcontrôleurs. Elle permet également d’éviter le gaspillage de surface de silicium induit par
l’ajout d’une multitude de coprocesseurs, périphériques ou entrées/sorties qui ne sont pas utilisés dans
chaque niche. En se plaçant en intermédiaire entre ces deux extrémités, la logique reconfigurable s’est
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imposée comme une révolution dans la conception de circuits digitaux et apporte un compromis entre
flexibilité et performance. Les FPGA embarqués permettent d’apporter de la flexibilité à différents
niveaux dans un System On Chip (SoC). Ils peuvent être utilisés afin d’ajouter un coprocesseur, des
entrées/sorties ou des périphériques reprogrammables comme illustré dans la Figure 1.1.

MOTIVATION 

Guerric de Streel    FTFC 2012       

3 

Embedded FPGA: 

•  Datapath extentions 

•  Coprocessors 
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Figure 1.1: Illustration de l’insertion d’un eFPGA dans un SoC.

Objectifs, résultats, méthodologie et structure de l’étude
L’industrie et la recherche sont majoritairement centrées sur la réduction de l’écart séparant les

FPGAs et les ASICs en terme de performance et de surface. Se faisant, la consommation des FPGAs
est généralement sacrifiée. L’ordre de grandeur des consommations des systèmes autonomes en énergie
est de l’ordre du µW , ce qui empêche l’intégration de FPGA classiques ou même de FPGA à faible
consommation.

L’objectif de ce travail est d’étudier différentes techniques de réduction de la consommation d’un
noyau de logique reconfigurable à intégrer dans un système dont la consommation est fortement
contrainte.

Deux axes de recherche ont été développés pour atteindre cet objectif. Dans un premier temps,
l’impact des paramètres haut-niveau de l’architecture du FPGA sur les performances en vitesse et en
consommation est étudié. Dans un second temps, une implémentation ultra-low-voltage (ULV) est pro-
posée en utilisant différentes techniques de réduction de consommation développées pour les ASICs
Ultra-Low-Power (ULP). L’axe de recherche sélectionné pour réduire la consommation consiste à di-
minuer la tension d’alimentation jusqu’aux ultra faibles tensions (en dessous de 0.5V ). Cependant, les
transistors en faible inversion ont un faible courant de drain qui augmente la sensibilité aux variations
de fabrication ou aux courants de fuite. Le maintien d’un rendement de fabrication et d’une durée de
vie raisonnable, tout en appliquant une tension optimale au point de vue énergétique, impose le déve-
loppement de nouvelles techniques et l’adaptation de l’état de l’art développé pour les ASICs ULP à la
logique reconfigurable.

Les résultats principaux de cette étude sont :

• La modélisation de l’impact de la taille des Look-Up Table et des grappes logiques sur la consom-
mation statique et dynamique.
• L’optimisation de l’architecture des Look-Up Table et de leur implémentation en technologie 65nm
utilisant un mélange LP-GP.
• L’optimisation de l’implémentation du Cluster Logic Bloc CLB et de la structure de routage

en passant par l’étude de la répartition optimale des différents VT et des différents types de
transistors. Ces résultats ont fait l’objet d’un article accepté pour publication à la conférence
FTFC 2012 ([19]).
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• Le développement d’une structure de simulation physique d’un FPGA.
• Le développement d’une couche software réalisant l’interface entre le placement et routage haut-
niveau et les simulations physiques bas-niveau.
• La réalisation d’un test chip en technologie 65nm pour valider les résultats obtenus par simulation.

Ce travail est divisé en 4 chapitres. Le premier reprend l’état de l’art lié à la conception de FPGA
ainsi qu’à celle de circuits digitaux ULP ULV. Le second traite de l’influence des paramètres haut-niveau
et de l’architecture du FPGA sur les performances en vitesse et en consommation. Le troisième décrit
les détails de l’implémentation ULP du FPGA ainsi que les différentes techniques mises en oeuvre pour
réduire la consommation du FPGA à bas niveau. Pour finir, le quatrième chapitre reprend les étapes de
la conception du test chip ainsi que différentes remarques sur le chemin restant à parcourir pour atteindre
une implémentation performante d’un bloc de logique reconfigurable pour systèmes autonomes.
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Ce chapitre donne un aperçu de l’évolution des différents blocs constitutifs des FPGAs de-
puis leur apparition dans le courant des années 1980 jusqu’aux tendances dominantes dans
les structures modernes. Les différentes optimisations de l’architecture des blocs logiques
et de la structure de routage pour minimiser la surface, le délai et la puissance consommée
y sont abordés ainsi que les avantages et inconvénients des différentes méthodes d’implé-
mentation de la configurabilité. Dans un second temps, un rapide aperçu de la conception
de circuits digitaux ULP en technologie CMOS nanométrique est dressé. Un état de l’art
de techniques utilisées pour limiter la consommation des FPGAs permet de rassembler les
notions des deux sections précédentes pour former un point de départ à l’implémentation
proposée dans la suite de ce travail.

L’intégration de logique programmable dans un circuit à embarquer soumis à des contraintes éner-
gétiques strictes, nécessite une adaptation du processus de conception. En effet, la conception de FPGA
Commercial Off The Shelf (COTS) ne tient généralement pas en compte la puissance consommée
comme critère d’optimisation. L’industrie et la recherche dans le domaine de la logique reconfigurable
sont majoritairement orientées vers la recherche de vitesse pour parvenir à approcher une réalisation
ASIC d’un circuit tout en conservant la reconfigurabilité. La référence [1] indique que les FPGAs sont
entre 3 et 4 fois plus lents en moyenne que les implémentations équivalentes en ASIC. Ils occupent entre
20 et 35 fois plus de surface et consomment jusqu’à 10 fois plus de puissance dynamique.

L’antagonisme entre performance et consommation a ralenti l’apparition de matrices reconfigurables
dans le domaine de la faible consommation. Cependant, certains fabricants commencent à introduire
des blocs de logique implantables ou à ajouter des périphériques reconfigurables dans des Systems on
Chip SoC (cf. Section 2.4). De plus, certaines publications concernant l’adaptation de techniques de
réduction de consommation utilisées dans la conception d’ASICs indiquent que la recherche pour la
réduction de consommation évolue (cf. Section 2.3).

Malgré cette diversification, le domaine de la très faible consommation (ULP) reste hors d’atteinte.
Il n’existe pas encore de publication concernant la conception de FPGA ULP.

2.1 Architecture des FPGAs
La majorité des FPGAs modernes est structurée en îlot. Il s’agit d’une matrice de blocs de logique

liés par des canaux de routage, illustrée dans la Figure 2.3. Cette matrice est entourée d’un anneau de
contact (I/O). L’architecture d’un FPGA comprend une description haut-niveau de la logique et des
interconnexions.

L’importance relative du routage et des blocs logiques varie selon le facteur de mérite considéré :
puissance, délais ou surface. L’architecture haut-niveau sélectionnée joue également un rôle important
dans la répartition des performances dans le FPGA. En guise d’exemple, citons les performances en
vitesse des circuits programmés sur le FPGA qui sont liées à la qualité du routage alors que la quantité
de routage nécessaire sur le critical path est liée à l’architecture des blocs logiques ([13]).

2.1.1 Structure des blocs logiques

Les blocs logiques définissent la finesse du grain du FPGA. Leur conception est liée à un compromis
entre des blocs à grains fins qui sont rapides mais qui nécessitent une grande quantité de routage externe
peu performant et des blocs à gros grains qui sont plus lents mais dont le routage externe est moins
grand.

Historiquement, certains FPGAs utilisaient le transistor comme bloc élémentaire qui représente
un extrême dans ce compromis. Cette architecture permet une utilisation optimale des ressources car
chaque porte des circuits programmés sur le FPGA utilise le nombre minimal de blocs logiques. Cepen-
dant, les performances de ce type d’architecture sont lourdement handicapées par la grande quantité
d’interconnexions et de cellules de configuration nécessaire. L’extrême opposé de ce compromis pourrait
être l’intégration d’un processeur dans chaque bloc logique (Network on Chip NoC).
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A la fin des années 1980, la référence [10] propose d’intégrer dans une interconnexion implémentée
avec des antifuses (cf. Section 2.1.5) des blocs logiques composés de 3 multiplexeurs à 2 entrées. Au
début des années 1990, Xillinx intègre dans la famille des XC3000 ([11], cf. Fig. 2.1 (b)) un bloc logique
"moderne" composé d’une LUT à 5 entrées. La référence [12] explore le dimensionnement de ce type de
blocs logiques (cf. Fig. 2.1 (a)), aussi appelé Basic Logic Element (BLE), composé d’une LUT et d’un
Flip-Flop pour implémenter un comportement séquentiel.

Les FPGAs modernes introduisent une hiérarchie entre le routage global et le routage local en
regroupant des BLEs dans des grappes. La grappe ou Clustered Logic Block (CLB) fait également
l’objet d’un compromis. En effet, si le nombre de BLEs qu’elle contient augmente, le routage externe va
diminuer car elle pourra contenir davantage de logique mais le routage interne va ralentir à mesure que
sa complexité augmente. Un CLB (cf. Fig. 2.1 (c)) est caractérisé principalement par 3 paramètres : la
taille des LUTs (K), le nombre de LUTs (N) et le nombre d’entrées du CLB (I). L’optimisation de ces
paramètres par rapport à la surface ou à la vitesse, a fait l’objet de nombreux travaux de recherche.
Citons entre autre [13] [14] [15] [16] dont l’analyse détaillée figure dans les Sections 2.1.3, 2.1.4.1, 2.1.4.2.

(a) Forme générique d’un Basic Logic Element développé
dans [12]. Le bloc Arb-K représente la LUT capable d’im-
plémenter toute fonction logique de K entrées. Le BLE
comporte également un registre et un tristate buffer à la
sortie. Ce buffer n’est pas toujours nécessaire selon l’archi-
tecture du routage global (cf. Section 2.1.2)

(b) BLE implémenté dans la famille XC3000 (Xilinx [11]).
On remarque la structure similaire au BLE générique illus-
tré dans la Figure 2.1 (a)

4.3 Logic Block Trade-Offs with Area 159
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Fig. 4.4 FPGA basic logic element and cluster [37].

An alternate way to change the granularity of an FPGA logic block
is to use clusters of LUTs and flip–flops. This hierarchical approach
is now commonly used in most industrial FPGAs. Here, several basic
logic elements are grouped together and programmably connected by a
local interconnect structure, as illustrated in Figure 4.4 from [37], which
uses a LUT/flip–flop basic logic element grouped into a cluster of size
N . By increasing logic block granularity in this manner (as opposed
to growing it by making the LUT size larger) the size of the logic and
internal routing to supply the complete crossbar connectivity within
the cluster only grows quadratically (vs. exponential growth for LUT
size increases).

In general, there are fewer inputs to the cluster from the external
inter-cluster routing than the total number of inputs to the basic logic
elements inside the cluster. This reduction is possible because cluster
input signals are often used as inputs to multiple logic elements in
clusters with a sufficient number of logic elements. This observation

(c) Architecture d’un CLB [13].

Figure 2.1: Description des blocs logiques
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2.1.1.1 Hétérogénéité

De nombreux FPGAs modernes intègrent, en plus des blocs de logique reprogrammable (general
purpose logic), des blocs de specific purpose logic. Ceux-ci permettent d’implémenter certaines fonctions
avec des performances supérieures en vitesse, surface et consommation par rapport à une implémentation
sur les blocs de general purpose logic. En revanche, si la fonction logique implémentable sur ces blocs
spécifiques n’est pas utilisée, la surface et la consommation statique sont gaspillées 1. Pour éviter ce
gaspillage, les fabricants ont développé des sous-familles d’une même structure entre lesquelles le rapport
general purpose logic-specific purpose logic varie.

La specific purpose logic présente dans les FPGAs modernes comprend généralement des structures
arithmétiques de carry, multiplication ou addition ainsi que des éléments de mémoire. On distingue
alors deux types d’hétérogénéité :

– hétérogénéité soft fabric dans laquelle les structures spécifiques sont intégrées dans les tuiles de
logique au côté des structures de general purpose logic. L’intégration de DFF dans le BLE ou
l’intégration de chaines de propagation du carry, d’additionneurs ou de soustracteurs en sont des
exemples. Certaines structures vont plus loin en intégrant des carry lookahead ou carry skip.

– hétérogénéité hard fabric dans laquelle les structures spécifiques sont situées dans des tuiles dédiées
et séparées des tuiles de general purpose logic. Les blocs de RAM et de multiplieurs présents dans
de nombreuses structures modernes en sont des exemples ([29], [30]).

La Figure 2.2 illustre l’intégration d’hétérogénéité hard fabric dans la famille des Stratix d’Altera.
On retrouve différents types de blocs mémoire ainsi que des blocs DSP regroupant un multiplieur 18×18,
un additionneur, un accumulateur et un filtre Finite Impulse Response FIR.    

   

 
Figure 1 Overview of Stratix Die

 
Stratix also introduces DSP cores for signal processing 
applications. The DSP blocks comprise a number of multipliers 
and adders. These can be configured in various widths to 
support multiply-add operations ranging from 9x9 to 36x36, and 
including a wide range of operations from multiplication only, 
to sum of products, and complex arithmetic multiplication. 
Internal connectivity in the DSP blocks also supports pipeline 
registers for common DSP building blocks to support 
applications such as digital filters.  

3. Routing Architecture  
This section describes the development of the routing 
architecture for Stratix. It first describes the experimental 
infrastructure used to evaluate various architectural choices. 
Next, we describe layout implications on track count in the 
channels. Finally an evaluation of the area and delay impact of 
directly driven (non-tristated) routing wires, and the details of 
the routing architecture are presented. 

3.1 Experimental Infrastructure 
The routing architecture was developed using the Altera FPGA 
Modeling Toolkit (FMT.) Although a detailed description of the 
FMT is beyond the scope of this paper, a brief description of the 
tool and methodology will be given. Based on the VPR packing, 
placement and routing tool [1][10], FMT extends the 
architectural exploration infrastructure to deal with complexity 
of modern commercial FPGA architectures. FMT is significantly 
extended beyound academic VPR to describe a wide variety of 
physical, logical, electrical, and timing properties of a 

production architecture. The architecture file required to 
describe the Stratix architecture is approximately 8,000 lines in 
length 
Given an architecture file, the FMT is used to perform packing, 
placement and routing experiments on a set of proprietary 
benchmark circuits. Similar to the methodology described in 
[1][8], the most common mode of architectural evaluation is to 
perform placement and routing on a set of circuits using a binary 
search on the channel width to determine the minimum routable 
channel width. The array size is chosen to be the minimum that 
will accomodate the particular circuit, subject to constraints on 
the ratio of the number of rows to columns. The placement and 
routing is then repeated using the minimum channel width 
increased by a constant factor, typically 20%, to approximate the 
typical use of a FPGA with some excess routing available. After  
the final placement and routing, the FMT outputs the channel 
width required to route the circuit and its critical path delay. 
FMT also uses the detailed transistor level models of the routing 
switches to compute the silicon area required for the routing 
fabric and outputs it as well as an estimate of total die area. 
Using this, the area and delay of a set of FPGA architectures can 
be compared. The placement and routing algorithms use the 
same basic algorithms as production Altera software, so the 
FMT can provide a good prediction of the performance of 
prototype architectures.  

3.2 LAB Architecture  and Directional Bias 
A large number of Altera devices have used a LAB-based 
architecture, including the Flex 6000 [6], Flex 8000, Flex 10K, 
Apex 20K [4,6], and Mercury [2] architectures. Stratix 

Logic Array 
Blocks (LABs) 

M512 RAM 
Blocks

Phase-Locked 
Loops (PLLs) 

DSP Blocks 

M4K RAM 
Blocks 

MegaRAM™ 
Blocks 

I/O Elements 
(IOEs) 

Figure 2.2: Illustration de l’hétérogénéité dans la famille des Stratix d’Altera [27].

Les blocs de mémoire qui sont intégrés, présentent généralement une fonctionnalité double-port
et parfois un mode de configuration en FIFO. D’autres modes d’opération peuvent être supportés en
implémentant de la logique de contrôle sur les blocs reconfigurables à proximité.

Certaines familles de FPGAs intègrent également des microprocesseurs au sein de la structure qui
sont plus performants que l’implémentation sur la general purpose logic. La famille des Virtex 5 de
Xilinx intègre ainsi jusqu’à 2 Power PC.

1. En guise d’exemple, les DFFs présents dans les BLEs font partie des structures spécifiques car ils pourraient être
réalisés en utilisant les LUTs et les interconnections. Une implémentation des DFFs dans la general purpose logic souffre
d’une telle pénalité en performances qu’il n’existe plus aucune structure commerciale qui n’intègre pas les DFFs dans les
BLEs.
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Table 2.1: Comparaison de l’hétérogénéité présente dans la famille des Virtex 5 de Xilinx et dans la
famille des Stratix III d’Altera

#LUT [K] DSP Total RAM [KB] PLLs µprocessor IP Total I/O

Xilinx 6-LUT 25× 18 mult+ PowerPC hard

Virtex V adder+accumulator

12.48− 207.36 32− 1056 936− 18576 1− 6 None− 2 172− 1200

Altera 4-LUT 18× 18 mult+ Nios II soft

Stratix III adder+accumulator+FIR

475− 3375 216− 768 2430− 20490 4− 12 - 296− 1120

2.1.2 Structure de routage

Le routage d’un FPGA permet de relier les différents blocs logiques implémentant des séries de portes
logiques entre eux ou aux I/Os. Cette portion de la structure est critique pour les performances du
FPGA. En effet, elle doit permettre une bonne connectivité entre les différents blocs tout en conservant
de bonnes performances en vitesse, surface et puissance consommée. La demande en routage peut varier
fortement d’un circuit à l’autre, tout comme le ratio entre quantité de segments courts (locaux) et de
segments longs (globaux). La structure de routage doit donc permettre le routage d’un maximum de
circuits différents, tout en préservant les performances. En supplément du réseau de routage standard,
il y a un certain nombre de signaux "logistiques" comme les clocks ou les reset (il peut y avoir jusqu’à
64 clocks distribuées dans les gros FPGAs modernes) qui doit être distribué en contrôlant précisément
le skew.

2.1.2.1 Routage d’un FPGA en îlot

La Figure 2.3 montre la répartition des canaux de routage pour une structure en îlot. Lors de la
conception, le nombre de segments de routage par canal W ainsi que la distribution des segments
globaux ou locaux sont fixés.

5.1 FPGA Routing Architecture Overview 179

differences in capacitance and resistance in the interconnect, do actually
result in a fairly wide variation in inter-block delay. This effect is more
pronounced for modern IC fabrication processes.

It is possible to ignore this variation and model it as a constant by
choosing the worst case value, but this gives up important opportu-
nities for delay optimization. For these reasons, most recent commer-
cial FPGA routing architectures do not use this type of global routing
architecture and, instead, use only one level of hierarchy to create a
flat, island-style global routing architecture.

5.1.2 Island-Style Routing Architecture

As shown in Figure 5.2, island-style FPGAs logic blocks are arranged
in a two dimensional mesh with routing resources evenly distributed
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Fig. 5.2 Island-style FPGA.Figure 2.3: Structure de routage pour un FPGA en îlot [1]
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La référence [21] définit l’architecture de routage à travers 5 points caractéristiques :
1. La longueur des segments de routage en terme de nombre de blocs logiques le long desquels le

segment s’étend.
2. L’architecture des interrupteurs de routage.
3. La répartition de ces interrupteurs et la connectivité qu’ils assurent entre les Connection Blocks

CB, Switch Blocks SB et CLBs.
4. Les dimensions des transistors utilisés pour implémenter les interrupteurs.
5. Les dimensions des pistes de métal qui implémentent physiquement les segments (largeur et es-

pacement).
Les 3 premiers points font l’objet d’une discussion dans les paragraphes suivants tandis que les 2

derniers points, liés à l’implémentation bas-niveau, sont examinés dans les Chapitres 4 et 5.

2.1.2.2 Structure détaillée et discussion de la connectivité

Chaque CLB possède I entrées et N sorties qui doivent être desservies par la structure de routage.
Le nombre d’interconnexions qui relient les entrées des CLBs aux segments qui passent à proximité
détermine la connectivité des entrées (aussi appelée flexibilité dans [23]). On définit cette connectivité
Fc,in comme le rapport entre ce nombre d’interconnexions possibles et la largeur des canaux de routage
W. Plus Fc,in est élevé, plus les canaux seront atteignables par les CLBs et donc plus le routage sera
flexible. Cependant, cette connectivité est également soumise à un compromis car plus elle augmente,
plus le nombre de switches nécessaires pour l’implémentation augmente et plus les performances en
vitesse et en surface diminuent. A l’inverse, si le routage n’est pas suffisamment flexible, la synthèse de
circuits demandera un W minimum élevé qui génèrera également une pénalité en vitesse et surface. On
peut définir la connectivité des sorties Fc,out de la même manière. Les connections entre les segments
verticaux et horizontaux sont réalisées dans les Switch Blocks (SBs) qui sont également caractérisés par
une flexibilité. Les différentes flexibilités du routage sont illustrés dans la Figure 2.4.

La référence [23] discute la connectivité à accorder à ces différents blocs. La flexibilité Fs d’un SB
est définie comme le nombre de connections possibles qui peuvent être réalisées à partir d’un segment
entrant comme illustré dans la Figure 2.5 (a). Le SB est également défini par sa topologie. La Figure
2.5 (b) montre deux SBs de même flexibilité (Fs = 2) mais présentant une topologie différente qui
influence les performances des algorithmes de routage. La référence [23] illustre cela en indiquant que
la connexion des points A et B de la Figure 2.5 (b) n’est réalisable que dans la seconde topologie.

La référence [23] tente de déterminer Fs, Fc (Fc est définit comme Fc,in ×W ) et W pour parvenir
au routage d’une série de circuits benchmark. La Figure 2.6 (a) présente l’évolution du nombre de
connections routées avec succès sur le FPGA en fonction de Fc. On remarque que le routage complet
n’est possible qu’à partir de Fc ≥ 0.5×W et ce pour la majorité des valeurs de Fs. La Figure 2.6 (b)
précise cette tendance en montrant l’évolution du pourcentage de connections routées en fonction de
Fs. On constate que, si Fc est élevé, le routage total des circuits de benchmark est atteint pour des Fs
petits (jusqu’à trois). Descendre Fs en dessous de trois implique qu’un segment entrant ne peut pas
se connecter aux trois directions sortantes, ce qui brise la symétrie du FPGA et il n’y a pas de raison
de favoriser une direction par rapport aux autres. Les résultats de [23] permettent donc de conclure
que la flexibilité du CB doit être élevée pour ne pas dégrader l’accessibilité des CLBs. Il est en effet
inutile d’augmenter le nombre d’entrées des CLBs dans l’optique de garantir un bon taux de remplissage
de ceux-ci si ils ne sont pas correctement desservis (cfr. Section 2.1.4.1). Cependant, les auteurs ont
constaté que la contrainte sur la flexibilité du SB est moins importante.

Les auteurs utilisent un bloc logique composé uniquement d’une LUT et d’un DFF qui représente
l’état de l’art des FPGAs du début des années 1990. Leurs résultats ne sont donc pas directement
transposables aux FPGAs modernes composés de CLBs et dont la structure de routage est composée
de segments de différentes longueurs. De plus, les auteurs ne peuvent pas tirer de conclusion sur les
valeurs de Fs et Fc optimales vis-à-vis de la surface ou de la vitesse car ces facteurs de mérite dépendent
fortement des blocs logiques (cfr. Section 2.1.4) et de l’implémentation bas-niveau. Une étude centrée
uniquement sur le routage haut-niveau permet seulement d’évaluer la capacité de leur algorithme à
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5.1 FPGA Routing Architecture Overview 181
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Fig. 5.3 Detailed routing architecture of an Island-style FPGA [37].

in a channel which connect to an output logic block pin is the output
connection block flexibility, Fc,out.

A switch block [166] forms connections between wire segments at
every intersection of a horizontal and vertical channel. Each switch
block contains a set of switches which allow input wire segments to
connect to wire segments in adjacent channels. The number of possible
connections a wire segment can make to other wire segments is the
switch block flexibility, Fs. In Figure 5.3, an example set of switch
connections is represented as dashed lines and Fs is 3. As described in
the next section, modern FPGA architectures often physically coalesce
switch block and connection block structures into a single structure
termed a routing driver block. Wire segments may start, end, or pass
through a switch block unbroken. Each short wire segment spans one
logic block while long wire segments span multiple logic blocks [37].

(a) Représentation haut-niveau de la flexibilité de la structure
de routage [28].
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(b) Schéma d’une tuile de
FPGA comportant le bloc lo-
gique et sa structure de rou-
tage proche [19].
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2) What is the effect of switch ( S )  block flexibility on the 
routing completion rate? Results show that low flexibility is 
sufficient for switch blocks because a cascade of switch 
blocks will provide many possible paths, even when there are 
only a few choices at one block. 

3) How do the switch block and connection block flexibili- 
ties interact? Results indicate that. connection block flexibil- 
ity and switch block flexibility will trade off to achieve the 
same .routability, up to a point. However, unless the flexibili- 
ties remain within a particular range, the architecture will 
require an excessive number of switches. 

4) What is the effect of connection and switch block 
flexibility on the number of tracks per channel required to 
achieve 100% routing? Experiments show that there is a 
minimum flexibility beyond which it is easy to achieve near 
to the minimum possible number of tracks. 

This paper is organized as follows. Section I1 defines the 
routing structures and implementation procedure used in 
these experiments. Section I11 describes the experimental 
results and Section IV concludes. 

11. EXPERIMENTAL DEFINITIONS AND PROCEDURE 
These questions are answered by implementing a set of 

industrial circuits in a variety of interconnection structures 
and measuring the percentage routing completion and re- 
quired number of tracks per channel for each circuit. 

The logic block used in these experiments is the one 
resulting from our previous study [l], [2]. It contains a 
four-input lookup-table-based combinational block, a D 
flip-flop, and a tristate output. In the previous study, this 
block achieved the minimum total area for 12 industrial 
circuits when compared to many other logic blocks with 
differing numbers of inputs, including and excluding a flip- 
flop, over a wide range of programming technologies (the 
method of FPGA customization). 

Another important design parameter in the routing struc- 
ture is the number of sides of the logic block T on which 
each logical pin appears physically. If T is high then the 
routing problem is easier, but greater area and delay occur 
due to the increased number of switches. For the experi- 
ments in this paper, T is set to be two. This was determined 
by several global routing experiments that showed that a 
significant improvement in the number of tracks required is 
achieved for the T = 2 case over the T = 1 case, but showed 
diminishing returns for T > 2. We note that it is possible to 
achieve similar flexibility by using T = 1 and having the 
router make use of the functional equivalence of the logic 
block inputs. 

The implementation procedure described in Section 11-B 
will be used to transform each circuit into a variety of 
FPGA's with interconnection structures of varying flexibility. 
The purpose is to study the effect of the flexibility of the 
connection block and the switch block on routing completion 
rate and routing track requirements. In the following section 
the flexibility of the interconnection structures are defined. 
The subsequent section gives the implementation procedure. 

A. Flexibility Definitions 

The nature of the switch block under consideration is 
illustrated in Fig. 2. The flexibility of the switch block, F,, is 
defined to be the total number of possible connections 
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Topology 1 Topology 2 I 
B ! B 

A I A 

Fig. 3. Two switch block topologies. 

offered to each incoming wire. (Note: this definition is differ- 
ent from the one that appeared in [12], where F, was the 
number of connections going to each opposing side.) For the 
example shown in Fig. 2, wire RO can be connected to two 
wires on the top side (TO,T2), two wires on the left side 
(LO,L2), and one wire on the bottom side (BO) so that 
F, = 5 ,  if all the other wires are similarly connected. The 
implementation of the connections depends on the program- 
ming technology-they can be SRAM-driven transistor 
switches [4], anti-fuses [6], or EPROM-driven transistors [SI, 
among others. 

The topology of the interconnections (the actual pattern of 
the switches) can be very important. It is possible to choose 
two different topologies with the same flexibility measure 
(F,)  that result in very different routability. As an illustration 
of this, consider the two different topologies shown in Fig. 3. 
Each switch block has the same flexibility measure, F, = 2. 
Assume that a global router has specified that the two points 
A and B must be connected by traveling through the two 
switch blocks shown. It is not possible to reach point B from 
point A with Topology 1, while it is for Topology 2. Topol- 
ogy 2 is able to make the connection because it is asymmetric 
about the horizontal and vertical axes. For the results pre- 
sented in this paper, Topology 2 is used. For higher values of 
F,, switches are added such that the basic pattern is pre- 
served. 

Fig. 4 illustrates an example connection block. The chan- 
nel wires flow uninterrupted through the connection block 
and are connected to logic block pins via a set of switches. 
An X indicates the position of a switch. The flexibility of the 
connection block, F,, is defined as the number of channel 
wires to which each logical pin can connect. For the example 
shown in Fig. 4, logic block pin PO can connect to channel 

(a) Définition de la flexibilité d’un
SB. En partant de R0, 5 connections
peuvent être effectuées [23].
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2) What is the effect of switch ( S )  block flexibility on the 
routing completion rate? Results show that low flexibility is 
sufficient for switch blocks because a cascade of switch 
blocks will provide many possible paths, even when there are 
only a few choices at one block. 

3) How do the switch block and connection block flexibili- 
ties interact? Results indicate that. connection block flexibil- 
ity and switch block flexibility will trade off to achieve the 
same .routability, up to a point. However, unless the flexibili- 
ties remain within a particular range, the architecture will 
require an excessive number of switches. 

4) What is the effect of connection and switch block 
flexibility on the number of tracks per channel required to 
achieve 100% routing? Experiments show that there is a 
minimum flexibility beyond which it is easy to achieve near 
to the minimum possible number of tracks. 

This paper is organized as follows. Section I1 defines the 
routing structures and implementation procedure used in 
these experiments. Section I11 describes the experimental 
results and Section IV concludes. 

11. EXPERIMENTAL DEFINITIONS AND PROCEDURE 
These questions are answered by implementing a set of 

industrial circuits in a variety of interconnection structures 
and measuring the percentage routing completion and re- 
quired number of tracks per channel for each circuit. 

The logic block used in these experiments is the one 
resulting from our previous study [l], [2]. It contains a 
four-input lookup-table-based combinational block, a D 
flip-flop, and a tristate output. In the previous study, this 
block achieved the minimum total area for 12 industrial 
circuits when compared to many other logic blocks with 
differing numbers of inputs, including and excluding a flip- 
flop, over a wide range of programming technologies (the 
method of FPGA customization). 

Another important design parameter in the routing struc- 
ture is the number of sides of the logic block T on which 
each logical pin appears physically. If T is high then the 
routing problem is easier, but greater area and delay occur 
due to the increased number of switches. For the experi- 
ments in this paper, T is set to be two. This was determined 
by several global routing experiments that showed that a 
significant improvement in the number of tracks required is 
achieved for the T = 2 case over the T = 1 case, but showed 
diminishing returns for T > 2. We note that it is possible to 
achieve similar flexibility by using T = 1 and having the 
router make use of the functional equivalence of the logic 
block inputs. 

The implementation procedure described in Section 11-B 
will be used to transform each circuit into a variety of 
FPGA's with interconnection structures of varying flexibility. 
The purpose is to study the effect of the flexibility of the 
connection block and the switch block on routing completion 
rate and routing track requirements. In the following section 
the flexibility of the interconnection structures are defined. 
The subsequent section gives the implementation procedure. 

A. Flexibility Definitions 

The nature of the switch block under consideration is 
illustrated in Fig. 2. The flexibility of the switch block, F,, is 
defined to be the total number of possible connections 

LO 

L1 

L2 

TO T1 T2 

F s = ~  

- R o  

I...... 

BO E1 82 

Fig. 2. Definition of flexibility of switch block 

Topology 1 Topology 2 I 
B ! B 

A I A 

Fig. 3. Two switch block topologies. 

offered to each incoming wire. (Note: this definition is differ- 
ent from the one that appeared in [12], where F, was the 
number of connections going to each opposing side.) For the 
example shown in Fig. 2, wire RO can be connected to two 
wires on the top side (TO,T2), two wires on the left side 
(LO,L2), and one wire on the bottom side (BO) so that 
F, = 5 ,  if all the other wires are similarly connected. The 
implementation of the connections depends on the program- 
ming technology-they can be SRAM-driven transistor 
switches [4], anti-fuses [6], or EPROM-driven transistors [SI, 
among others. 

The topology of the interconnections (the actual pattern of 
the switches) can be very important. It is possible to choose 
two different topologies with the same flexibility measure 
(F,)  that result in very different routability. As an illustration 
of this, consider the two different topologies shown in Fig. 3. 
Each switch block has the same flexibility measure, F, = 2. 
Assume that a global router has specified that the two points 
A and B must be connected by traveling through the two 
switch blocks shown. It is not possible to reach point B from 
point A with Topology 1, while it is for Topology 2. Topol- 
ogy 2 is able to make the connection because it is asymmetric 
about the horizontal and vertical axes. For the results pre- 
sented in this paper, Topology 2 is used. For higher values of 
F,, switches are added such that the basic pattern is pre- 
served. 

Fig. 4 illustrates an example connection block. The chan- 
nel wires flow uninterrupted through the connection block 
and are connected to logic block pins via a set of switches. 
An X indicates the position of a switch. The flexibility of the 
connection block, F,, is defined as the number of channel 
wires to which each logical pin can connect. For the example 
shown in Fig. 4, logic block pin PO can connect to channel 

(b) Illustration de l’impact de la topologie du SB sur le routage d’une
connection A vers B [23].

Figure 2.5: Structure et propriétés du Switch Box

synthétiser facilement mais ne donne pas d’informations sur les performances des résultats. Il n’existe
aucune étude similaire à celles décrites dans la Section 2.1.4 qui détermine les valeurs optimales pour
les flexibilités.

La topologie des SB fait l’objet d’un grand nombre de recherches. Les figures 2.7 (a) (b) (c) présentent
trois architectures répandues. Les deux premières architectures ne permettent pas de connecter deux
segments qui n’ont pas le même indice (position dans le canal). La Figure 2.7 (d) montre une situation
pour laquelle les deux premiers blocs ne peuvent être utilisés car ils ne permettent pas de relier A et B
tandis que le bloc (c) de Wilton permet de lier deux segments d’indices différents augmentant ainsi la
flexibilité. Ce raisonnement doit être nuancé lorsque les segments s’étendent sur plusieurs CLBs car la
topologie de Wilton pour les segments plus longs impose la multiplication du nombre de switches.

2.1.2.3 Distribution de longueurs des segments

La majorité des FPGAs modernes possède une distribution de segments longs pour le routage
global et de segments courts pour le routage local. La Figure 2.8 (a) illustre le concept de distribution
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connected similarly. 

BUSC 
DMA 
BNRE 
DFSM 

203 

B. Implementation Procedure 

The procedure described below realizes each circuit as an 
FPGA. The inputs are the circuit netlist, the interconnection 
structure of the switch block (characterized by FJ and the 
connection block (characterized by F,). There are two kinds 
of output that are produced: 

1) the percentage of nets that were routed successfully, 
given a particular number W of tracks per channel; 

2 )  the number of tracks per channel W required to route 
100% of the connections with a given F, and a given 
ratio of F,/  W. 

The implementation procedure for each circuit is as fol- 
lows. 

1) Perform the technology mapping [14], [15] from the 
original circuit into the logic block. The result of this step is 
a new netlist that interconnects only logic blocks, and is 
functionally equivalent to the original circuit. 

2 )  Perform the placement of the resulting netlist. This is 
done using the Altor placement program [16], which is based 
on the min-cut placement algorithm. Altor makes the array 
as square as possible. 

3) Perform the global routing of the circuit. Global routing 
determines the path of channels that each wire is to take. 
This procedure gives the number of tracks that would be 
required in each channel if the switch and connection blocks 
had full flexibility. The approach used is similar to the 
LocusRoute standard cell global routing algorithm described 
in [17]. 

For the set of parameters F’, F,, do the following. 
4) Perform the detailed routing of the circuit. For each 

wire’s global path, determine the exact wires and explicit 
connections in the switch blocks and connection blocks. We 
have developed a new routing algorithm that is able to take 
the configuration of the S and C blocks and W as input [18]. 
If a specific W is given as input, the detailed routing deter- 
mines the percentage routing completion. Alternatively, if 
the desired output is the number of tracks required to 
achieve 100% routing, then the detailed router is invoked 
with an increasing number of tracks until complete routing is 
achieved. 

109 392 UTDl Bus controller 
224 771 UTD2 DMA controller 
362 1257 BNR Random logic and data path 
401 1422 UTDl State machine 
586 2135 Zymos 8-b multiplier 

111. EXPERIMENTAL RESULTS 
The implementation procedure was performed on five 

circuits from four sources: Bell-Northern Research, Zymos, 
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Fig. 5.  Percent completion versus F, for the circuit BNRE. 

and two different designers at the University of Toronto. 
Table I gives the name, size (number of logic blocks and 
two-point connections), source, and function of each circuit. 

A .  Connection Block Flexibility and FPGA Routability 

Fig. 5 is a plot of the percentage routing completion versus 
connection block flexibility F, for the circuit BNRE. Each 
curve in the figure corresponds to a different value of switch 
block flexibility F,, which ranges from 2 to 7. The number of 
tracks W is set to 14, which is two greater than the minimum 
possible number of tracks as indicted by the global router. 
The figure indicates that the routing completion rate is very 
low for small values of F, and only achieves 100% when F, is 
at least one-half of W. The figure also shows that the 
increasing switch block flexibility improves the completion 
rate at a given F,, but to get near 100% the value of F, must 
always be high. 

Table I1 summarizes the results for the other circuits. It 
gives the minimum value of F, and F, / W required to 
achieve 100% routing completion for each circuit for nine 
values of F,. W is fixed at two greater than the minimum. 
The value “nr” in the table indicates that 100% routing was 
not achieved. 

The key observation from the data of Table I1 is that F, 
must be close to W for high routing completion, that is, 
F, / W must be between 0.5 and 1. The reason for this is that 
F,/  W is the probability that a wire arriving on a particular 

(a) Evolution du nombre de connections routées avec la
flexibilité du CB. W est fixé à 14.[23]
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TABLE I1 
MINIMUM F_ REOUIRED FOR 100% COMPLETION 
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Circuit 

BUSC 
BUSC 
BUSC 
BUSC 
BUSC 
BUSC 
BUSC 
BUSC 
BUSC 

DMA 
DMA 
DMA 
DMA 
DMA 
DMA 
DMA 
DMA 
DMA 

BNRE 
BNRE 
BNRE 
BNRE 
BNRE 
BNRE 
BNRE 
BNRE 
BNRE 

DFSM 
DFSM 
DFSM 
DFSM 
DFSM 
DFSM 
DFSM 
DFSM 
DFSM 

203 
203 
203 
203 
203 
203 
203 
203 
203 

W F, 100% F, F, /  W 

11 2 nr nr 
11 3 8 0.73 
11 4 7 0.64 
11 5 7 0.64 
11 6 6 0.54 
11 7 6 0.54 
11 8 6 0.54 
11 9 6 0.54 
11 10 6 0.54 

12 
12 
12 
12 
12 
12 
12 
12 
12 

2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 

10 

nr 
8 
8 
7 
7 
7 
7 
7 
7 

nr 
0.67 
0.67 
0.58 
0.58 
0.58 
0.58 
0.58 
0.58 

14 2 
14 3 
14 4 
14 5 
14 6 
14 7 
14 8 
14 9 
14 10 

nr 
12 
10 
9 
8 
8 
8 
8 
8 

nr 
0.86 
0.71 
0.64 
0.57 
0.57 
0.57 
0.57 
0.57 

13 2 
13 3 
13 4 
13 5 
13 6 
13 7 
13 8 
13 9 
13 10 

nr 
10 
9 
8 
8 
7 
8 
7 
7 

n r  
0.77 
0.69 
0.61 
0.61 
0.54 
0.61 
0.54 
0.54 
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nr 
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9 
9 
9 
7 
7 
7 
7 

nr 
0.77 
0.69 
0.69 
0.69 
0.54 
0.54 
0.54 
0.54 

track at the C block is able to connect to the required 
physical pin. As F,/  W decreases from 1, it is more likely 
that wires will not be able to connect to the desired pin, and 
so routing completion declines. 

B. Switch Block Flexibility and FPGA Routability 

Fig. 6 is a plot of the percentage routing completion versus 
F,, for values of F, ranging from 1 to W. This plot is for the 
circuit BNRE. W is again set to 14, two more than the 
minimum possible number of tracks as indicted by the global 
router. Clearly, if F, is high enough, then very low values of 
F, can achieve 100% routability. These are low since the 
maximum value of F, is 3 X  W. For the results in Fig. 6 this 
maximum is 42, whereas 100% routing completion is often 
achieved for F, = 3. This makes intuitive sense because even 
for F, = 3 every incoming wire to the switch block has at least 
one way of connecting to each outgoing side. In the general 
case, it is possible to show that the number of different paths 
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between the initial physical pin and the terminating C block 
of a two-pin wire is given by 

#paths = F, X (:) 
where N is the number of switch blocks in the global path. 
The average value of N for these circuits is approximately 3, 
and so for the average connection, using F, = 6 and F, = 10, 
there are 80 different paths. For F, = 9 there are 270 paths. 
Thus a small increase in flexibility of the switch block vastly 
increases the number of paths, and hence the routability. 

For lower values of F,, we observe that increasing F, 
improves routing completion, up to a point. Fig. 7 is a plot of 
the average value of F,/  W required to achieve 100% com- 
pletion versus F, over all of the circuits. It shows that a more 
flexible switch block can compensate for a less flexible con- 
nection block. 

N 

C. Track Count Requirements 

Table I11 gives the number of tracks required to achieve 
100% routing completion for a set of different routing archi- 
tectures for circuit BNRE. Each entry in the table corre- 

(b) Evolution du nombre de connections routées avec la
flexibilité du SB. W est fixé à 14.[23]

Figure 2.6: Impact de la flexibilité sur les performances de routage.
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Figure 2.7: Topologie des Switch Blocks

de segments qui a fait l’objet de différentes recherches dont les travaux de Betz [21]. La référence [22]
comprend une comparaison des différentes distributions et les auteurs concluent que les segments de
longueur intermédiaire (s’étalant sur 4 à 8 CLBs) mènent aux meilleurs performances en vitesse. Cette
conclusion est validée par l’architecture de la famille Stratix (FPGA haute performance [27]) d’Altera
qui comprend un mélange de segments de longueur 4 et de longueur 8.

La présence de segments de longueur supérieure à 1 implique une modification des SBs. Ceux-ci
doivent pouvoir laisser passer les segments qui ne s’arrêtent pas dans le SB. L’implémentation de ces
structures est détaillée dans le Chapitre 4. Le SB doit être revu pour rester optimal. La référence [27]
présente le SB de Iram qui est repris dans la Figure 2.8 (b). Ce SB comprend un SB de Wilton pour les
segments qui s’arrêtent dans le SB et une série de connections du même type que celles des SB disjoints
pour les segments qui traversent le SB. Ceci permet d’implémenter des connections entre le milieu d’un
segment et le début d’un autre en minimisant la surface.
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midpoints. This switch block has been shown to be more area effi-
cient than disjoint, universal, or Wilton switch blocks [146]. The shifty
switch block similarly allows for domain changes on endpoint turns
and disjoint connections at midpoints. Experimentation has shown
that shifty and Imran switch blocks give similar area and delay results
[130]. Both switch blocks are superior to disjoint switch blocks in area
and delay performance due to their ability to allow for diverse routing
paths.

A number of studies have examined routing architectures that
include a variety of segment lengths in each routing channel. The frac-
tion of segments of a specific length in each channel defines the seg-
mentation distribution [37]. For example, in Figure 5.6, taken from [37],
40% of tracks are of length 1, 40% are of length 2, and 20% are of length
4. Several studies [91, 170] have examined segment length distribution
for antifuse-programmed row-based FPGAs. Roy and Mahendale [170]
determined row segmentation distributions using a tool which created
a Poisson distribution of segment lengths based on design statistics. It
was determined that a Poisson distribution of segment lengths was more
area efficient than a uniform distribution of length 4 wires. More recent
studies of segmentation for row-based architectures have used graph-
theoretic formulations to evaluate segmentation distribution. Chang
et al. [51] determined the wire distribution of a specific design using
a graph-matching approach to match design wires to specific segment
lengths. These segments were then packed into channels in a tree-like
fashion. Later work [243] extended this effort by using a maximum
spanning tree algorithm to perform the graph matching.

F#$8.* '(#.G* F),$-B*X*A8") F),$-B*R*A8") F),$-B*P*A8")

Fig. 5.6 Example channel segmentation distribution [37].

(a) Illustration de la distribution des longueurs de segments [28].
278 M. Imran Masud and Steven J.E. Wilton

a) connections for tracks
     that pass through switch
     block

b) connections for tracks
     that end at switch 
     block

c) Sum of a+b: Final
     Switch Block 

Fig. 5. New Switch Block (W = 16, s = 4)

3.2 New Switch Block

In this section, we propose a new switch block that combines the routability of
the Wilton block and the implementation efficiency of the Disjoint block.

Figure 5 shows the new block for an FPGA with W = 16 and s = 4. The
incoming tracks are divided into two subsets: those that terminate at this switch
block and those that do not. Those tracks that do not terminate at the switch
block are interconnected using a Disjoint switch pattern, as shown in Figure 5(a).
Because of the symmetry of the Disjoint block, only one switch is required for
each incoming track. The tracks that do terminate at the switch block are in-
terconnected using a Wilton switch pattern, as shown in Figure 5(b). The two
patterns can then be overlayed to produce the final switch block, as shown in
Figure 5(c). Clearly, this pattern can be extended for any W and s.

Compared to the Wilton switch block, the new block requires fewer tran-
sistors. In the Wilton switch block, each track that does not terminate at the
switch block requires 4 switches, as shown in Figure 4(b). The new switch block,
however, only requires a single switch for each of these tracks. For the tracks
that do terminate at this switch block, each block requires the same number of
switches. Thus, we would expect the new switch block to be significantly smaller
than the Wilton block in segmented routing architectures. As s increases, the
number of tracks that terminate at each switch block decreases, meaning the
new switch block is even more area efficient, compared to the Wilton block.

Compared to the Disjoint block, the new block has improved routability. As
described above, the Disjoint block partitions the routing fabric into W subsets;
all segments that make up a connection must be routed using the same subset.
In the new switch block, the number of subset is reduced to s. Since there are
fewer subsets, each subset is larger, and thus there are many more choices for
each routing segment.

(b) SB Imran [26] pour W=16 et L=4. A gauche, connections entre les segments qui
ne s’arrêtent pas au SB, au milieu, connections de type Wilton entre les segments qui
s’arrêtent au SB, à droite, le SB total.

Figure 2.8: Distribution de longueurs des segments et impact sur la topologie du SB.

2.1.2.4 Architecture des drivers

Les segments peuvent être de deux types : bidirectionnels ou unidirectionnels ([22]). Ce qualificatif
décrit la possibilité d’un segment à implémenter une connexion qui va de gauche à droite (resp. bas
en haut), de droite à gauche (resp. haut en bas) ou les deux en fonction de sa configuration. Les
figures 2.9 (a) et (b) reprennent une illustration du concept de direction. Les segments bidirectionnels
sont implémentés avec deux tri-state buffer pour permettre la désactivation du driver qui n’est pas
dans la bonne direction. Après programmation, 50% des drivers sont donc inactifs pénalisant surface,
consommation (courant de fuite) et délai (capacités en supplément). Un segment unidirectionnel ne
nécessite qu’un seul tri-state buffer qui ne sera jamais gaspillé si le segment est actif.

La référence [22] distingue, au sein des implémentations unidirectionnelles, deux types de segments :
multi-driver ou single-driver qui sont illustrés dans les figures 2.9 (c) et (d). Les segments multi-driver
peuvent être contrôlés par un driver situé au milieu du segment mais la présence de plusieurs drivers
impose l’utilisation de tri-state buffer pour mettre en haute impédance tous les drivers qui ne sont pas
maître du segment. Un segment qui ne possède qu’un seul driver à son point d’origine peut utiliser un
driver classique, ce qui permet une réduction de la surface ou, pour une même surface, une augmentation
de la force de driving. Cependant, la sélection du signal à envoyer sur le segment doit alors être réalisée
par un multiplexeur situé au point d’origine du segment imposant une proximité entre l’origine du
signal à envoyer et le début du segment, ce qui constitue une contrainte supplémentaire sur le routage.

Les auteurs de [23] ont réalisé une comparaison entre ces trois architectures de segments (segments
bidirectionnels multi-drivers, segments unidirectionnels multi-drivers, segments unidirectionnels single-
driver). Ils ont observé que la surface totale du FPGA diminue de 20% lorsque l’on passe d’une archi-
tecture bidirectionnelle à une architecture unidirectionnelle multi-driver tandis que le délai moyen sur
le chemin critique augmente légèrement (3%). L’étude de l’architecture unidirectionnelle single-driver
montre une réduction de 18% de la surface et de 16% du délai par rapport à l’architecture bidirec-
tionnelle. La réduction de la surface vient du passage aux segments unidirectionnels qui sont largement
moins chargés (cfr. Chapitre 4). Pour finir, on peut remarquer que le passage au single-driver simplifie
la topologie du SB qui ne doit plus implémenter de connections entre les milieux de deux segments qui
se croisent.
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for short wiring paths that pass through a small number of switches.
Generally, tri-state buffers provide faster interconnect for connections
that pass through many switches. As a result, FPGA devices that
intersperse pass transistors and tri-state buffers in the routing fabric
provide better delay characteristics with the same area consumption
as those that provide only one type of switch. In [36], it was shown
that the fastest routing architecture that uses these switches contains
50% buffered routing tracks and 50% pass transistors. This experiment
restricted signal paths to wire segments that exclusively use one type
of switch. In [131], an attempt was made to modify this restriction
by alternating buffer and pass transistor connections along each net
path. Unfortunately, no delay improvements were achieved with this
approach.

5.2 Unidirectional Single-Driver Routing Architectures

All of the pass transistor and buffered routing architectures described
previously use bidirectional wire segments that can be driven by switch
blocks on both ends of the segment. As shown in Figure 5.8(a), bidirec-
tional wires are connected with bidirectional switches (e.g., two back-to-
back tri-state drivers). The use of bidirectional wire segments can leave
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considered. We wish to build a reasonably rich in-
terconnect, so we connect an output pin to all of the
wires lying in the same channel that begin in the two
adjacent switch blocks. This means that each output
pin connects to 2/L of the wires in a channel. It may
be possible to reduce this for additional area savings,
but we do not consider that in this paper.

3.3. Buffer Circuit Design

The area and delay performance of the switching
elements is sensitive to the transistor-level circuit de-
sign of the multiplexers and buffers. In this section, we
describe the methodology used to optimize the switch
designs for bidirectional wiring (tristate design) and
single-driver wiring (non-tristate design).

In the design process below, the switches are opti-
mized for a wire length of 4 CLBs in TSMC’s 0.18µm
technology. We assumed that each CLB is 100µm on
each side, but our area model suggests that 120-150µm
is more typical.

3.3.1. Detailed Design Circuit models used for
HSPICE simulations of tristate and single-driver
switch elements are shown in Figure 8. The com-
ponents in each circuit (from left-to-right) are: sense
buffer, multiplexer, tapered driver, optional tristate
control, wire model, sense buffer loads, optional driver
loads, and an optional level-restoring device.

For area reasons, we implement multiplexers as a
tree of minimum-size NMOS pass transistors. This al-
lows the use of encoded select lines, reducing SRAM
usage. Since reconfiguration is rare and slow, we as-
sume true and complemented outputs are available
from a 6-transistor SRAM cell. To reduce unneces-
sary toggling power, we assume multiplexers are large
enough that one input can be connected to ground.
When optimizing transistor sizes, tristate switch sim-
ulations use a 4:1 multiplexer and single-driver switch
simulations use an 8:1 multiplexer. For the architec-
tures considered in this paper, mux sizes up to 16:1
will be employed.

The tapered driver is built using three inverter
stages. The PMOS and NMOS devices use differ-
ent widths (Wp, Wn) to optimize for delay. The first
stage must detect a reduced-swing signal (due to the
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use of pass transistors), so it uses Wp/Wn = 1/3.5 to
lower the switching threshold. The second and third
stages increase in size to drive the wire load. The final
drive stage of the tristate switch uses Wp/Wn = 1/1.
The final drive stage of the single-driver switch uses
Wp/Wn = 1.4/1.

The wire load is represented by four RC segments.
One segment represents one CLB. Tristate switch el-
ements have additional (inactive) driver loads con-
nected to each of these segments. Both switch ele-
ments also have one sense buffer load per segment.

The tristate outputs use pass transistors. This de-
grades the output-high voltage to Vdd−Vt. A level-
restoring keeper is used on the wire to restore a high
voltage to Vdd and reduce static leakage current. To
avoid drive fights that would degrade delay, a weak
pullup is used for the keeper. Hence, it only affects
signals which will remain high for a relatively long
time (i.e., a few ns).

The sense buffer is a single inverter which must
drive a load of three multiplexers. The reduced output-
high voltage of tristate outputs also influences sense
buffer design. For speed, the sense buffer should
switch at a lower voltage of approximately (Vdd −
Vt)/2. Hence, the NMOS transistor is wider than its
PMOS partner for tristate switches, i.e. Wp/Wn =
1/3.5. Single-driver switches use a more traditional
Wp/Wn = 2.4/1.

3.3.2. Simulation Results The results of
HSPICE simulations for tristate and single-driver
switching elements are shown in Figure 9. The delay
is the total end-to-end delay from the input of the
switch to the far endpoint of the wire. Since timing
results can be asymmetrical, the worst-case delay in
response to a rising or falling input is shown.

In the figure, the x-axis corresponds to the switch
size, B. Switch size is the ratio of widths of the NMOS
transistor, Wn, in the last stage of the tapered driver
relative to a minimum-width contactable transistor,
WminT .

The delay results indicate that the fastest design is a
single-driver switch containing a 4:1 mux. The speed
is 330ps per wire at a switch size of 10–14.
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(c) Segments multi-driver [22].
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wires lying in the same channel that begin in the two
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pin connects to 2/L of the wires in a channel. It may
be possible to reduce this for additional area savings,
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3.3. Buffer Circuit Design

The area and delay performance of the switching
elements is sensitive to the transistor-level circuit de-
sign of the multiplexers and buffers. In this section, we
describe the methodology used to optimize the switch
designs for bidirectional wiring (tristate design) and
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technology. We assumed that each CLB is 100µm on
each side, but our area model suggests that 120-150µm
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3.3.1. Detailed Design Circuit models used for
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lows the use of encoded select lines, reducing SRAM
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tures considered in this paper, mux sizes up to 16:1
will be employed.
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ent widths (Wp, Wn) to optimize for delay. The first
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use of pass transistors), so it uses Wp/Wn = 1/3.5 to
lower the switching threshold. The second and third
stages increase in size to drive the wire load. The final
drive stage of the tristate switch uses Wp/Wn = 1/1.
The final drive stage of the single-driver switch uses
Wp/Wn = 1.4/1.

The wire load is represented by four RC segments.
One segment represents one CLB. Tristate switch el-
ements have additional (inactive) driver loads con-
nected to each of these segments. Both switch ele-
ments also have one sense buffer load per segment.

The tristate outputs use pass transistors. This de-
grades the output-high voltage to Vdd−Vt. A level-
restoring keeper is used on the wire to restore a high
voltage to Vdd and reduce static leakage current. To
avoid drive fights that would degrade delay, a weak
pullup is used for the keeper. Hence, it only affects
signals which will remain high for a relatively long
time (i.e., a few ns).

The sense buffer is a single inverter which must
drive a load of three multiplexers. The reduced output-
high voltage of tristate outputs also influences sense
buffer design. For speed, the sense buffer should
switch at a lower voltage of approximately (Vdd −
Vt)/2. Hence, the NMOS transistor is wider than its
PMOS partner for tristate switches, i.e. Wp/Wn =
1/3.5. Single-driver switches use a more traditional
Wp/Wn = 2.4/1.

3.3.2. Simulation Results The results of
HSPICE simulations for tristate and single-driver
switching elements are shown in Figure 9. The delay
is the total end-to-end delay from the input of the
switch to the far endpoint of the wire. Since timing
results can be asymmetrical, the worst-case delay in
response to a rising or falling input is shown.

In the figure, the x-axis corresponds to the switch
size, B. Switch size is the ratio of widths of the NMOS
transistor, Wn, in the last stage of the tapered driver
relative to a minimum-width contactable transistor,
WminT .

The delay results indicate that the fastest design is a
single-driver switch containing a 4:1 mux. The speed
is 330ps per wire at a switch size of 10–14.
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(d) Segments single-driver [22].

Figure 2.9: Directionnalité et répartition des drivers.

2.1.3 CAD Flow d’optimisation

La versatilité des FPGAs impose le développement d’un flot de conception (CAD Flow) spécifique
pour pouvoir tester les performances d’une architecture. L’idée reprise dans la plupart des travaux de
recherche dont [13] [14] [15] [16] est de simuler la programmation d’une série de circuits de benchmark
sur l’architecture testée et d’observer quelques facteurs de mérite tels que la surface totale ou le délai
sur le chemin critique.

Pour placer et router un fichier verilog sur une architecture non-standard, une série d’opérations
doit être effectuée :

1. Conversion du fichier verilog en fichier .blif contenant une description de la netlist manipulable
par la plupart des outils de synthèse.

2. Une étape d’optimisation logique peut-être appliquée pour minimiser le nombre d’états des FSMs
ou pour retirer les redondances. Cette étape est identique à l’étape d’optimisation logique que
l’on trouve dans un flow ASIC.

3. La netlist est ensuite traduite en un graphe et décomposée en sous-graphes de taille K 2 qui seront
implémentés dans les LUTs. La décomposition du graphe en un réseau de sous-graphes de taille
K est un problème d’optimisation complexe. Après cette étape, la netlist ne contient plus que des
K-LUTs et des DFFs.

4. Les K-LUTs et les DFFs sont groupés pour former des BLEs.
5. La netlist décomposée en BLE est ensuite confrontée à un fichier de description de l’architecture

étudiée et les BLEs sont regroupés dans des CLBs qui sont répartis sur la grille du FPGA.
6. Les CLBs placés sont routés avec le nombre minimum de pistes possibles dans chaque canal.
7. Une estimation de la surface totale de FPGA nécessaire pour synthétiser le circuit ainsi que le

délai sur son chemin critique sont calculés sur base du résultat du placement et du routage sur

2. Un sous-graphe de taille K, aussi appelé K-feasible cone, est un sous-graphe partant d’un noeud (porte logique)
spécifique et comprenant le plus de noeuds possibles tout en ayant au maximum K entrées.
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Table 2.2: CAD Flow

Etape Software Informations sur l’architecture

1 Conversion .v vers .blif ODIN[53]/QUARTUS [51] -
2 Optimisation logique SIS[52]/QUARTUS[51]/ABC[54] -
3 Mapping technologique en FlowMap [50] /ABC[54] K

K-LUTs & DFFs
4 Rassemblement et placement des T-VPACK[17] N, I

LUTs & DFFs dans les CLBs
5 Placement des CLBs VPR[17] description détaillée de l’architecture
6 Routage VPR[17] description détaillée de l’architecture
7 Evaluation de surface & délai VPR[17] description détaillée de l’architecture

& informations sur l’implémentation

l’architecture ainsi qu’avec des informations sur les performances de l’architecture (surface du
transistor de taille minimale et délai à travers différents éléments).

Ces étapes et les logiciels permettant leurs réalisations sont repris dans la Table 2.2.

2.1.4 Optimisations

2.1.4.1 Optimisation de la surface

La surface du FPGA est estimée par le logiciel VPR ([17]) qui prend comme donnée la surface
d’un CLB, la surface et la résistance du NMOS et PMOS de taille minimale et une description de
l’architecture des switches. Si le nombre de transistors dans un switch est donné en terme de MOS de
taille minimale équivalente, le logiciel somme les contributions des CLBs et du routage pour obtenir
une estimation de la surface totale. Si la résistance du switch est donnée, le logiciel extrapole le nombre
de MOS de taille minimale pour obtenir cette résistance donnant lieu à une estimation moins précise
de la surface.

Ces estimations se basent sur l’hypothèse que la surface des canaux de routage est dominée par
la surface des switches et non par la surface des connections métalliques. La référence [13] souligne
que cette hypothèse est valable pour des technologies incluant un grand nombre de couches de métal
disponibles pour le routage. La surface d’un MOS de taille minimale comprend, en supplément du
transistor en lui même, l’espace minimum vertical et horizontal à respecter entre deux MOS (Fig. 2.10).

La surface du FPGA nécessaire à la synthèse d’un circuit donné est liée à la quantité de logique
intégrable dans chaque bloc logique. Si ces blocs sont agrandis, leur nombre diminue pour une même
fonctionnalité à synthétiser mais la surface de chaque bloc augmente. La référence [3] formalise ce
compromis en posant N i

j , le nombre de blocs logiques nécessaires pour implémenter un circuit i sur
une architecture j et LRij , la somme de la surface d’un bloc logique et du routage qui l’entoure dans
l’architecture j. L’équation :

Aij = N i
j × LRij (2.1)

donne la surface totale de FPGA nécessaire pour implémenter le circuit en question. Pour l’optimiser,
la fonctionnalité du bloc logique doit être accrue jusqu’à ce que la réduction de N i

j s’équilibre avec
l’augmentation de LRij .

Impact de K et N : la référence [13] illustre le compromis entre surface des LUTs et nombre de
LUTs par circuit dans un graphe repris sur la Figure 2.11 (a). On constate que la surface des CLBs (qui
sont équivalents aux BLEs car les simulations sont faites pour N=1) croît exponentiellement avec K.
Cette tendance s’explique par la croissance du nombre de bits de configuration (2k par K-LUT) et par
la hausse du nombre de multiplexeurs utilisés pour réaliser la LUT (K-1 par K-LUT). En contrepartie,
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Figure 2.10: Description du concept de taille minimale de MOS dans le modèle de la surface utilisé
par VPR [17].

l’augmentation de la capacité logique des LUTs permet une diminution du nombre moyen de CLB
par circuit (Fig. 2.11 (a)). En supplément de la hausse de la taille du BLE, la surface du routage
local composé de K ×N multiplexeurs de I +N entrées augmente aussi avec K. Pour finir, le nombre
d’entrées I doit augmenter avec K pour maintenir un taux d’accessibilité raisonnable. Le produit des
deux courbes de la Figure 2.11 (a) donne la surface totale comprise dans les CLBs et la Figure 2.11 (b)
reprend l’évolution de la surface totale de tous les CLBs pour différents N.
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The logic block area grows exponentially with LUT size as there
are 2K bits in a K-input LUT. In addition, larger LUT sizes re-
quire larger intra-cluster multiplexers because the size of each mul-
tiplexer is (I + N) = (K/2 (N+1) + N). As K increases, though, the
number of clusters decreases (because each LUT can implement
more of the logic function) as shown by the downward curve in Fig-
ure 10. However, the rate of decrease in the number of logic blocks
is far outweighed by the increase in the size of the block as K in-
creases, and hence the upward trend in Figure 9.
Observing the absolute values in Figures 9 and 7, we see that the
intra-cluster area typically takes up about only 25% to 35% of the
total area, exceptwhen the LUT size reaches 6 and 7, at which point
intra-cluster area becomes a dominant factor.
The key effect, as always in FPGAs, is with the routing area. Fig-
ure 11 is a plot of the total inter-cluster routing area as a function
of the LUT size and cluster size. The Figure shows that the routing
area decreases in a linear fashion with increasing LUT size. This
particular result is interesting since previous work from [18] has
shown that the routing area achieved a minimum between K=3 and
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K=4, and increased for values of K beyond this.
To explain this observedbehavior, observeFigure 12 which decom-
poses the total routing area into two separate components: the num-
ber of clusters and the (external) routing area per cluster. These
curves are given for a cluster size of 1, but are representative for all
cluster sizes. The product of these two curves gives the total inter-
cluster routing area. The reason why the routing area decreases lin-
early with LUT size is that as we increase the LUT size, the number
of clusters decreases much faster than the rate at which the routing
area per cluster increases. The difference in results from [18] and
our current results can be attributed to the fact that we are nowusing
better CAD tools with more sophisticated algorithms; in particular
the quality of the placement tool and the routing tool is significantly
better, and uses significantly less wiring. In addition, for clustered
logic blocks, more of the routing is being implemented within the
cluster itself.

5.3 Performance as a Function of N and K
The second key metric for FPGAs is critical path delay, or perfor-
mance. The total critical path delay is defined as the total delay due

(a) Evolution de la surface d’un CLB et du nombre moyen
de CLB utilisés pour implémenter les circuits du bench-
mark (N=1).
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The logic block area grows exponentially with LUT size as there
are 2K bits in a K-input LUT. In addition, larger LUT sizes re-
quire larger intra-cluster multiplexers because the size of each mul-
tiplexer is (I + N) = (K/2 (N+1) + N). As K increases, though, the
number of clusters decreases (because each LUT can implement
more of the logic function) as shown by the downward curve in Fig-
ure 10. However, the rate of decrease in the number of logic blocks
is far outweighed by the increase in the size of the block as K in-
creases, and hence the upward trend in Figure 9.
Observing the absolute values in Figures 9 and 7, we see that the
intra-cluster area typically takes up about only 25% to 35% of the
total area, exceptwhen the LUT size reaches 6 and 7, at which point
intra-cluster area becomes a dominant factor.
The key effect, as always in FPGAs, is with the routing area. Fig-
ure 11 is a plot of the total inter-cluster routing area as a function
of the LUT size and cluster size. The Figure shows that the routing
area decreases in a linear fashion with increasing LUT size. This
particular result is interesting since previous work from [18] has
shown that the routing area achieved a minimum between K=3 and
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K=4, and increased for values of K beyond this.
To explain this observedbehavior, observeFigure 12 which decom-
poses the total routing area into two separate components: the num-
ber of clusters and the (external) routing area per cluster. These
curves are given for a cluster size of 1, but are representative for all
cluster sizes. The product of these two curves gives the total inter-
cluster routing area. The reason why the routing area decreases lin-
early with LUT size is that as we increase the LUT size, the number
of clusters decreases much faster than the rate at which the routing
area per cluster increases. The difference in results from [18] and
our current results can be attributed to the fact that we are nowusing
better CAD tools with more sophisticated algorithms; in particular
the quality of the placement tool and the routing tool is significantly
better, and uses significantly less wiring. In addition, for clustered
logic blocks, more of the routing is being implemented within the
cluster itself.

5.3 Performance as a Function of N and K
The second key metric for FPGAs is critical path delay, or perfor-
mance. The total critical path delay is defined as the total delay due

(b) Evolution de la surface intra-CLB avec la taille des
LUTs et des CLBs.

Figure 2.11: Etude de l’évolution de la surface des CLBs avec K et N [13].

La diminution du nombre de CLB à elle seule ne permet donc pas de contrebalancer la hausse de
la surface des CLBs et n’incite pas à augmenter K. Cependant, elle permet de diminuer la quantité de
ressources de routage global utilisée. L’évolution du routage global avec K est obtenue à l’aide du CAD
Flow décrit dans la Section 2.1.3. La Figure 2.12 (b) issue de [13] montre une diminution de la surface
de routage global due à la diminution de la demande en ressource de routage.
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Les auteurs de [13] expliquent cette tendance en indiquant que le nombre de CLBs diminue plus
rapidement que l’augmentation de la surface de routage global par tuile. Cette observation est confirmée
par la Figure 2.12 (a) mais aucune analyse précise n’est proposée dans cet article.

Pour palier à cela, une courte analyse réalisée dans le cadre de ce mémoire est proposée. Deux
phénomènes interviennent ici :

1. Le routage des circuits du benchmark exige de moins en moins de ressources en routage global
à mesure que K augmente et donc le nombre de segments par canal de routage W, peut être
diminué.

2. L’augmentation de K provoque l’augmentation de I pour maintenir l’accessibilité des CLBs. L’aug-
mentation de la connectivité des CLBs complexifie la structure des CBs selon l’architecture de
routage développée.
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Figure 12: Numberof Clusters andRoutingArea PerClusterVersus
K (for N=1)

to the logic cluster combined with the routing delay. Figures 13 to
15 show the geometric averageof the total critical path delay across
all 20 circuits as a function of the cluster size and LUT size. Observ-
ing the Figures, it is clear that increasing N or K decreases the criti-
cal path delay. These decreases are significant: an architecture with
N=1 and K=2 has an average delay of 66 ns while K=7 and N=10
has an average critical path delay of just 26 ns. There are two trends
that explain this behavior. As the LUT and cluster size increases:

• the delay of the LUT and the delay through a cluster increases

• the number of LUTs and clusters in series on the critical path
decreases

We will discuss these effects in more detail below.
It is instructive to break the total delay into two components: intra-
cluster delay (which includes the delay of the muxes andLUTs), and
inter-cluster delay.
Figure 16 shows the portion of the critical path delay that comes
from the intra-cluster delay as a function of K and N. For N=1, the
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total intra-cluster delay increases with K while for all other cluster
size the delay decreases. The reason is that for the non-clustered ar-
chitecture there are no input multiplexers feeding the LUT inputs.
Hence, the percentage increase for any subsequent LUT size incre-
ment will appear to be much greater than for the clustered architec-
ture where there are input multiplexers. As we’ll see below, though,
this increasing effect is outweighed by the decrease in the inter-
cluster routing delay.
Notice that the portion of the delay within the cluster increases as
the cluster size increases. This is because the intra-cluster muxes
get larger and therefore slower. However, the delay through these
muxes is still much faster than the inter-cluster delay, as shown be-
low.
Figures 17 and 18 show the portion of the critical path delay that
comes from the inter-cluster routing delay as a function of K and N.
As K increases there are fewer LUTs on the critical path, and this
translates into fewer inter-cluster routing links, thus decreasing the
inter-cluster routing delay. Similarly, as N is increased, more con-
nections are captured within a cluster, and again, the inter-cluster

(a) Evolution de la surface de routage global par tuile et
du nombre moyen de CLBs utilisés pour implémenter les
circuits du benchmark pour N = 1 (s’applique aussi pour
N plus grand).
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to the logic cluster combined with the routing delay. Figures 13 to
15 show the geometric averageof the total critical path delay across
all 20 circuits as a function of the cluster size and LUT size. Observ-
ing the Figures, it is clear that increasing N or K decreases the criti-
cal path delay. These decreases are significant: an architecture with
N=1 and K=2 has an average delay of 66 ns while K=7 and N=10
has an average critical path delay of just 26 ns. There are two trends
that explain this behavior. As the LUT and cluster size increases:

• the delay of the LUT and the delay through a cluster increases

• the number of LUTs and clusters in series on the critical path
decreases

We will discuss these effects in more detail below.
It is instructive to break the total delay into two components: intra-
cluster delay (which includes the delay of the muxes andLUTs), and
inter-cluster delay.
Figure 16 shows the portion of the critical path delay that comes
from the intra-cluster delay as a function of K and N. For N=1, the
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total intra-cluster delay increases with K while for all other cluster
size the delay decreases. The reason is that for the non-clustered ar-
chitecture there are no input multiplexers feeding the LUT inputs.
Hence, the percentage increase for any subsequent LUT size incre-
ment will appear to be much greater than for the clustered architec-
ture where there are input multiplexers. As we’ll see below, though,
this increasing effect is outweighed by the decrease in the inter-
cluster routing delay.
Notice that the portion of the delay within the cluster increases as
the cluster size increases. This is because the intra-cluster muxes
get larger and therefore slower. However, the delay through these
muxes is still much faster than the inter-cluster delay, as shown be-
low.
Figures 17 and 18 show the portion of the critical path delay that
comes from the inter-cluster routing delay as a function of K and N.
As K increases there are fewer LUTs on the critical path, and this
translates into fewer inter-cluster routing links, thus decreasing the
inter-cluster routing delay. Similarly, as N is increased, more con-
nections are captured within a cluster, and again, the inter-cluster

(b) Evolution de la surface moyenne de routage global avec
la taille des LUTs et des CLBs.

Figure 2.12: Etude de l’évolution de la surface de routage global avec K et N [13].

Le second effet, au travers de l’augmentation du nombre de multiplexeurs sélectionnant les signaux
à imposer aux entrées des CLBs, cause l’augmentation de la surface de routage global observée sur
la Figure 2.12 (a). Cette augmentation est linéaire avec K car le nombre d’entrées des CLBs évolue
linéairement avec K (Section 3.2.2.1).

Si l’étude de l’évolution de la surface intra-CLB est peu dépendante de la qualité du CAD Flow, ce
n’est pas le cas de la surface extra-CLB. En effet, un mauvais algorithme de routage peut multiplier le
nombre de segments utilisés. Si le W minimal moyen sur l’ensemble du benchmark augmente, la surface
moyenne de routage global présentée dans la Figure 2.12 (a) augmente aussi et le bénéfice que l’on
retire à augmenter K, diminue. Ceci peut modifier la position de l’optimum simulé pour l’architecture.
Il n’existe aucune étude sur ce point mais l’amélioration des performances des algorithmes de placement
et routage tend à limiter leur impact sur ces optima.

En regroupant l’évolution croissante de la surface intra-CLB avec (K, N) et l’évolution décroissante
de la surface extra-CLB avec (K, N), on peut observer un optimum. La Figure 2.13 permet de trouver
la taille des LUT, optimale pour chaque N.

De ces résultats, la référence [13] extrait deux observations :

1. Si N < 4, K= 4, 5 ou 6 semble être un bon choix pour limiter la surface de la structure.

2. Si N > 4, la surface semble rester constante avec la taille des LUTs tant que K < 6.
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Figure 8: Total Area for Clusters of Size 6 to 10

The logic block area grows exponentially with LUT size as there
are 2K bits in a K-input LUT. In addition, larger LUT sizes re-
quire larger intra-cluster multiplexers because the size of each mul-
tiplexer is (I + N) = (K/2 (N+1) + N). As K increases, though, the
number of clusters decreases (because each LUT can implement
more of the logic function) as shown by the downward curve in Fig-
ure 10. However, the rate of decrease in the number of logic blocks
is far outweighed by the increase in the size of the block as K in-
creases, and hence the upward trend in Figure 9.
Observing the absolute values in Figures 9 and 7, we see that the
intra-cluster area typically takes up about only 25% to 35% of the
total area, exceptwhen the LUT size reaches 6 and 7, at which point
intra-cluster area becomes a dominant factor.
The key effect, as always in FPGAs, is with the routing area. Fig-
ure 11 is a plot of the total inter-cluster routing area as a function
of the LUT size and cluster size. The Figure shows that the routing
area decreases in a linear fashion with increasing LUT size. This
particular result is interesting since previous work from [18] has
shown that the routing area achieved a minimum between K=3 and
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Figure 10: Numberof Clusters andClusterAreaVersusK (for N=1)

K=4, and increased for values of K beyond this.
To explain this observedbehavior, observeFigure 12 which decom-
poses the total routing area into two separate components: the num-
ber of clusters and the (external) routing area per cluster. These
curves are given for a cluster size of 1, but are representative for all
cluster sizes. The product of these two curves gives the total inter-
cluster routing area. The reason why the routing area decreases lin-
early with LUT size is that as we increase the LUT size, the number
of clusters decreases much faster than the rate at which the routing
area per cluster increases. The difference in results from [18] and
our current results can be attributed to the fact that we are nowusing
better CAD tools with more sophisticated algorithms; in particular
the quality of the placement tool and the routing tool is significantly
better, and uses significantly less wiring. In addition, for clustered
logic blocks, more of the routing is being implemented within the
cluster itself.

5.3 Performance as a Function of N and K
The second key metric for FPGAs is critical path delay, or perfor-
mance. The total critical path delay is defined as the total delay due

(a) Evolution de la surface moyenne totale du FPGA né-
céssaire pour implémenter les circuits du benchmark pour
N = 1− 5.
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The logic block area grows exponentially with LUT size as there
are 2K bits in a K-input LUT. In addition, larger LUT sizes re-
quire larger intra-cluster multiplexers because the size of each mul-
tiplexer is (I + N) = (K/2 (N+1) + N). As K increases, though, the
number of clusters decreases (because each LUT can implement
more of the logic function) as shown by the downward curve in Fig-
ure 10. However, the rate of decrease in the number of logic blocks
is far outweighed by the increase in the size of the block as K in-
creases, and hence the upward trend in Figure 9.
Observing the absolute values in Figures 9 and 7, we see that the
intra-cluster area typically takes up about only 25% to 35% of the
total area, exceptwhen the LUT size reaches 6 and 7, at which point
intra-cluster area becomes a dominant factor.
The key effect, as always in FPGAs, is with the routing area. Fig-
ure 11 is a plot of the total inter-cluster routing area as a function
of the LUT size and cluster size. The Figure shows that the routing
area decreases in a linear fashion with increasing LUT size. This
particular result is interesting since previous work from [18] has
shown that the routing area achieved a minimum between K=3 and
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K=4, and increased for values of K beyond this.
To explain this observedbehavior, observeFigure 12 which decom-
poses the total routing area into two separate components: the num-
ber of clusters and the (external) routing area per cluster. These
curves are given for a cluster size of 1, but are representative for all
cluster sizes. The product of these two curves gives the total inter-
cluster routing area. The reason why the routing area decreases lin-
early with LUT size is that as we increase the LUT size, the number
of clusters decreases much faster than the rate at which the routing
area per cluster increases. The difference in results from [18] and
our current results can be attributed to the fact that we are nowusing
better CAD tools with more sophisticated algorithms; in particular
the quality of the placement tool and the routing tool is significantly
better, and uses significantly less wiring. In addition, for clustered
logic blocks, more of the routing is being implemented within the
cluster itself.

5.3 Performance as a Function of N and K
The second key metric for FPGAs is critical path delay, or perfor-
mance. The total critical path delay is defined as the total delay due

(b) Evolution de la surface moyenne totale du FPGA né-
céssaire pour implémenter les circuits du benchmark pour
N = 6− 10.

Figure 2.13: Etude de l’évolution de la surface totale du FPGA avec K et N [13].

L’optimisation de la surface laisse donc une certaine latitude dans le choix de K et N ; cette latitude
sera réduite en considérant d’autres facteurs de mérite comme la vitesse de la structure ou le produit
entre vitesse et surface 3.

2.1.4.2 Optimisation de la vitesse

La vitesse d’un FPGA s’évalue en étudiant le délai moyen sur le chemin critique d’une série de
circuits du benchmark. Le délai dans la structure est simulé par le logiciel VPR ([17]) qui implémente
un modèle de délai comprenant les délais intra- et extra-CLB. Le détail du modèle de délai intra-CLB
est repris dans la Figure 2.14. Une série de simulations physiques (SPICE) permet d’obtenir les délais
entre les différents points du schéma.
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Figure 5: Structure and Speed Paths of a Logic Cluster [4]

Table 1: Logic Cluster Delays for 4-input LUT Using 0.35 µm CMOS process
Cluster Size (N) A to B (ps) B to C and D to C (ps) C to D (ps) B to D (ps)

1 (No local routing muxes) 760 140 438 578
2 760 649 438 1087
4 760 761 438 1199
6 760 849 438 1287
8 760 892 438 1330
10 760 912 438 1350

the tree of pass-transistors. Table 2 presents the LUT delay as a
function of the LUT size.

Table 2: LUT Delays Using 0.35 µm CMOS process
LUT Size (K) C to D (ps)

2 100
3 294
4 438
5 562
6 707
7 862

4.3 Routing Architecture
The target routing architecture of the CAD flow used in these ex-
periments is one that Betz et. al [4] indicate is a good choice. This
architecture has the following parameters:

• Routing segments have a logical length of four (the logical
length of a segment is defined as the number of logic block
clusters that it spans)

• 50% of these segments use tri-state buffers as the pro-
grammable switch and 50% use pass transistors

The experiments conducted in [4] were based on a LUT size of four
and a cluster size of four. We will assume these results are valid for
all the LUT sizes and cluster sizes that we are comparing.
However, the LUT and cluster size does affect the sizing of the
buffers used to drive the programmable routing, both from the block
itself and the tri-state buffers internal to the programmable routing.

As the logic block cluster increases in size, the size of each logic tile
is larger, and therefore the length of the wires being driven by each
buffer increases. Since this increases the capacitive loading of each
wire, the buffers must be sized appropriately. Betz [4] indicates that
for a cluster size of four and a LUT size of four, the best routing
pass transistor width was ten times the minimum width, while the
best tri-state buffer size was only five times the minimum. We size
our buffers in direct proportion to the length of this tile. That is, if
the tile length has doubled, then we double the size of the routing
buffers.

5. EXPERIMENTAL RESULTS
In this section we present the experimental results of synthesizing
benchmark circuits through the CAD flow described in Section 3
with the area delay modeled as described in Section 4. The bench-
mark circuits used in these experiments were the twenty largest
from MCNC [24]. Table 3 gives a description of the circuits, in-
cluding the name, number of 4 input-LUTs and number of nets.
Each circuit was mapped, placed and routed with LUT size varying
from 2 to 7 and cluster sizes from 1 to 10. With 6 different LUT
sizes and 10 different cluster sizes this gives a total of 60 distinct
architectures.

5.1 Cluster Inputs Required vs. LUT and
Cluster Size

Before answering the principal questions raised in the introduction,
we need to determine an appropriate value for I, the number of logic
block cluster inputs (see Section 2 for a definition of I). The value
of I should be a function of K (the LUT size) and N (the number of
LUTs in a cluster). This is of concern since the larger the number of
inputs the larger and slower the multiplexers feeding the LUT inputs

Figure 2.14: Détail du modèle de délai utilisé par VPR [17].

3. Les observations des optima sont liées aux détails d’implémentation comme la performance du routage global et la
surface qu’il représente. Si le routage global est volumineux (par exemple à cause de l’utilisation de tri-state buffers ou
parce que la connectivité des CB, SB est trop grande), la tendance à agrandir les grappes ou à augmenter la taille des
LUTs sera plus forte.
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La taille des LUTs influence le délai à travers le BLE. De plus, si le nombre d’entrées du CLB est
adapté à la taille des LUTs pour maintenir l’accessibilité, K influence indirectement la taille et donc le
délai des multiplexeurs de routage local. En revanche, le délai entre les points A et B (entrée du CLB)
ne dépend pas de K mais seulement de la flexibilité du routage global. La taille de la grappe ne modifie
pas non plus le délai entre les points A et B mais influence directement le délai à travers le routage
local. Le délai dans le BLE ne varie pas avec N.

Le modèle du routage global est basé sur des simulations physiques des délais dans les switches et les
drivers qui composent les parties actives des CB et SB. Si la connectivité de ces deux blocs augmente
ou si le nombre d’entrées (I) ou de sorties (K) des CLBs augmente, le multiplexage du routage global
se complexifie et les délais augmentent.

Le logiciel détermine le délai total sur chaque chemin entre une entrée et un registre, entre deux
registres ou entre un registre et une sortie en additionnant les délais de tous les éléments présents
sur le chemin. Le résultat est donc fortement lié au réalisme des simulations physiques réalisées. Il est
important de reproduire le plus fidèlement possible les charges sur les segments par exemple. Le logiciel
a été conçu pour le placement et le routage à haut niveau mais manque de précision à bas niveau. Ce
comportement est lié à la difficulté que représente la simulation physique d’une structure composée de
plusieurs dizaines ou centaines de tuiles. Pour y parvenir, comme cela est réalisé dans ce mémoire pour
des petits circuits (cf. Chapitre 4), l’utilisateur doit apporter une grande quantité d’informations sur
l’implémentation des différents blocs et sur la technologie utilisée.

L’optimisation du délai sur le chemin critique passe par le même type de compromis que l’optimisa-
tion de la surface totale du FPGA. L’augmentation de la taille des LUTs provoque une augmentation
des délais à travers le CLB et, indirectement, à travers le routage global. Cependant, la diminution du
nombre de BLEs sur le chemin critique diminue le nombre de ressources de routage global et local uti-
lisé. La simulation de l’évolution du délai sur le chemin critique (Fig. 2.15) indique que l’augmentation
de K et N provoque une amélioration des performances de la structure. La référence [13] propose une
analyse de ce résultat en examinant l’évolution des délais intra-CLB, inter-CLB et des délais dans le
BLE.

Tout comme pour l’optimisation de la surface du FPGA, les détails bas-niveau d’implémentation
modifient la répartition du délai entre les différentes parties du chemin critique. Cependant, les modi-
fications de proportion sont plus importantes dans le cas du délai. L’extension des conclusions de cette
étape d’optimisation est donc soumise à réserve. Cette remarque est corroborée par la comparaison des
résultats de [13] et de [19]. Ahmed et al ont réalisé leurs simulations physiques en technologie CMOS
0.35µm rendue obsolète par l’évolution des process modernes. Ils observent alors que le délai total à
travers les BLEs (4.8[ns] pour K = 4, N = 4) ne représente que 45% du délai total intra-CLB (10.5[ns]
pour K = 4, N = 4). Dans le cas de [19], sur une technologie moderne CMOS 65nm, le rapport du
délai des BLEs sur le délai total est proche de 70%.

Les conclusions de [13] indiquent que, étant donné la domination du délai de routage inter-CLB sur
le délai intra-CLB, l’augmentation de la taille des LUTs et de la taille des grappes ne peut qu’améliorer
les performances du dispositif. Cependant, l’écart considérable entre les deux types de délai observé en
0.35µm tend à se réduire lorsque la technologie s’approche de l’état de l’art. Cette conclusion n’est donc
peut-être pas applicable pour un FPGA moderne dont la conception cible le domaine ULP comme c’est
le cas dans ce mémoire.

2.1.4.3 Optimisation de la puissance

La principale driving force qui pèse sur l’industrie du FPGA tend à rapprocher les performances
en vitesse et en surface des FPGAs et des ASICs. En général, cette évolution se déroule au détriment
de la puissance consommée qui atteint la dizaine de Watts pour les grosses structures d’Altera ou de
Xillinx. Cette course à la performance combinée avec l’antagonisme entre vitesse et puissance consom-
mée ont retardé le développement de FPGAs à faible consommation. A haut niveau, seul [20] étudie
rigoureusement la répartition optimale de la logique et du routage vis à vis de la puissance.

Pour réaliser cette optimisation, ils ont étendu le CAD Flow détaillé dans la Section 2.1.3 pour y
insérer une mesure de la puissance consommée, évaluée par un modèle mixte. Ce modèle mélange des
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Figure 12: Numberof Clusters andRoutingArea PerClusterVersus
K (for N=1)

to the logic cluster combined with the routing delay. Figures 13 to
15 show the geometric averageof the total critical path delay across
all 20 circuits as a function of the cluster size and LUT size. Observ-
ing the Figures, it is clear that increasing N or K decreases the criti-
cal path delay. These decreases are significant: an architecture with
N=1 and K=2 has an average delay of 66 ns while K=7 and N=10
has an average critical path delay of just 26 ns. There are two trends
that explain this behavior. As the LUT and cluster size increases:

• the delay of the LUT and the delay through a cluster increases

• the number of LUTs and clusters in series on the critical path
decreases

We will discuss these effects in more detail below.
It is instructive to break the total delay into two components: intra-
cluster delay (which includes the delay of the muxes andLUTs), and
inter-cluster delay.
Figure 16 shows the portion of the critical path delay that comes
from the intra-cluster delay as a function of K and N. For N=1, the
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total intra-cluster delay increases with K while for all other cluster
size the delay decreases. The reason is that for the non-clustered ar-
chitecture there are no input multiplexers feeding the LUT inputs.
Hence, the percentage increase for any subsequent LUT size incre-
ment will appear to be much greater than for the clustered architec-
ture where there are input multiplexers. As we’ll see below, though,
this increasing effect is outweighed by the decrease in the inter-
cluster routing delay.
Notice that the portion of the delay within the cluster increases as
the cluster size increases. This is because the intra-cluster muxes
get larger and therefore slower. However, the delay through these
muxes is still much faster than the inter-cluster delay, as shown be-
low.
Figures 17 and 18 show the portion of the critical path delay that
comes from the inter-cluster routing delay as a function of K and N.
As K increases there are fewer LUTs on the critical path, and this
translates into fewer inter-cluster routing links, thus decreasing the
inter-cluster routing delay. Similarly, as N is increased, more con-
nections are captured within a cluster, and again, the inter-cluster

(a) Evolution du délai moyen sur le chemin critique pour
N = 1− 4
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to the logic cluster combined with the routing delay. Figures 13 to
15 show the geometric averageof the total critical path delay across
all 20 circuits as a function of the cluster size and LUT size. Observ-
ing the Figures, it is clear that increasing N or K decreases the criti-
cal path delay. These decreases are significant: an architecture with
N=1 and K=2 has an average delay of 66 ns while K=7 and N=10
has an average critical path delay of just 26 ns. There are two trends
that explain this behavior. As the LUT and cluster size increases:

• the delay of the LUT and the delay through a cluster increases

• the number of LUTs and clusters in series on the critical path
decreases

We will discuss these effects in more detail below.
It is instructive to break the total delay into two components: intra-
cluster delay (which includes the delay of the muxes andLUTs), and
inter-cluster delay.
Figure 16 shows the portion of the critical path delay that comes
from the intra-cluster delay as a function of K and N. For N=1, the
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total intra-cluster delay increases with K while for all other cluster
size the delay decreases. The reason is that for the non-clustered ar-
chitecture there are no input multiplexers feeding the LUT inputs.
Hence, the percentage increase for any subsequent LUT size incre-
ment will appear to be much greater than for the clustered architec-
ture where there are input multiplexers. As we’ll see below, though,
this increasing effect is outweighed by the decrease in the inter-
cluster routing delay.
Notice that the portion of the delay within the cluster increases as
the cluster size increases. This is because the intra-cluster muxes
get larger and therefore slower. However, the delay through these
muxes is still much faster than the inter-cluster delay, as shown be-
low.
Figures 17 and 18 show the portion of the critical path delay that
comes from the inter-cluster routing delay as a function of K and N.
As K increases there are fewer LUTs on the critical path, and this
translates into fewer inter-cluster routing links, thus decreasing the
inter-cluster routing delay. Similarly, as N is increased, more con-
nections are captured within a cluster, and again, the inter-cluster

(b) Evolution du délai moyen sur le chemin critique pour
N = 5− 6
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Figure 16: Total Intra-Cluster Delay for Clusters of Sizes 1 to 10

routing delay decreases.
In discussing these trade-offs, it’s useful to work an explicit ex-
ample: Table 4 shows how the delay through one BLE and multi-
plexer stage (delay from B to D on Figure 5) doubles from 0.578 ns
to 1.087 ns when going from K=4 and N=1 to K=4 and N=2. Al-
though the number of levels on the critical path remains fairly con-
stant since we have not modified K, the total logic delay increases
from 4.58 ns to 8.77 ns. However, since there are now2 BLEs in ev-
ery cluster as opposed to a single BLE, more logic is implemented
internally within the clusters. Nets that normally would have been
routed externally are now internal to the clusters. This translates in
a reduction in the routing delay from 39.5 ns when using K=4, N=1
to 30.4 ns for K=4 and N=2. The total critical path delay decreases
from 44.1 ns to 39.2 ns as originally shown in Figure 13.
In general, inter-cluster routing delay is much larger than the intra-
cluster delay, and hence the value of increasing the cluster or LUT
size.
Figure 19 illustrates this conceptat the BLE level: it is a plot of BLE
delay and number of BLEs on the critical path versus LUT size for

Table 4: Critical Path Delay Comparison for K=4

N=1 N=2

BLE + Mux Delay 0.578 ns 1.087 ns
Avg # of BLEs on Critical Path 7.94 8.07
Total Intra-Cluster Delay 4.58 ns 8.77 ns
Total Routing Delay 39.5 ns 30.39 ns
Total Delay 44.08 ns 39.16 ns
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Figure 18: Total Inter-Cluster Delay for Clusters of Size 7 to 10

a cluster size of 1. The BLE delay increases with K, but the number
of levels decreases. For N=1, the BLE delay increases much faster
than the decrease in the number of levels and hence the increase in
the logic delay from figure 16. For all other clustersizes, the number
of levels decreases quicker than the increase in BLE delay.

5.4 Area-Delay Product
So far, we have examined the effect of K and N on area and per-
formance of FPGAs. As area can often be traded for delay, it is in-

(c) Evolution du délai moyen sur le chemin critique pour
N = 7− 10

Figure 2.15: Etude de l’évolution du délai moyen en fonction de la taille des LUTs [13].

estimations bas niveau (au niveau des transistors) pour les interconnexions et haut niveau (au niveau
des LUTs) pour les BLEs.

Il y a 3 sources de consommation dans un FPGA comme pour tous les circuits CMOS digitaux :
1. Puissance de commutation : liée au chargement ou au déchargement des noeuds lors d’une tran-

sition.
2. Puissance de court-circuit : court-circuit entre GND et VDD qui apparait lorsqu’il existe un chemin

passant à travers le réseau PMOS et le réseau NMOS pendant une commutation. Ce type de
consommation augmente si les transitions s’étendent sur une longue période car les grilles resteront
longtemps à des tensions intermédiaires.

3. Puissance statique : consommée lorsqu’il n’y a aucune transition aux noeuds.
Les deux premiers types de consommation sont liés aux transitions qui peuvent être :

1. Fonctionnelles si elles sont nécessaires pour que la porte logique accomplisse sa fonction.
2. "Glitch" si elles sont provoquées par un déséquilibre des délais dans les chemins qui mènent aux

entrées de la porte.

La caractérisation et l’estimation de ces consommations pour un circuit complexe peuvent être
réalisées à différents niveaux. Si le calcul est réalisé au niveau du transistor, ce qui est utilisé par [20]
pour modéliser la consommation dans les interconnexions, on modélise la puissance de commutation
par :
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Psw =
1
2
fV 2

DD

n∑
i=1

Ciαi (2.2)

avec n, le nombre de noeuds du circuit, Ci, la capacité à chacun de ces noeuds, f , la fréquence de
commutation et αi, le facteur d’activité au noeud i. Les capacités peuvent être extraites après le
layout pour annoter la netlist à postériori. Cette expression tient exclusivement compte des transitions
dont l’amplitude correspond à la tension d’alimentation. Cependant, certains glitches n’auront pas une
amplitude aussi grande et ne seront pas modélisés correctement. Pour corriger cette approximation, la
référence [20] introduit un facteur d’activité effectif α̂i.

La puissance de court-circuit, Psc, est calculée sur base d’une simulation de la puissance dynamique
totale (Psw + Psc) en fonction de la durée de la transition. La Figure 2.16 présente l’évolution de la
puissance dynamique avec la durée de la transition pour un buffer de taille minimale dont la charge est
variée. De cette facon, la référence [20] indique que la dépendance entre la durée de la transition et la
puissance dynamique (qui ne peut venir que de la puissance de court-circuit par définition de celle-ci)
est linéaire. Les auteurs la modélisent alors comme :

Psc = αsctrPsw (2.3)

avec αsc, obtenu en estimant la pente sur les courbes de la Figure 2.16.

Pour obtenir une estimation fiable de Psc, il faut connaitre tr, par exemple à 10-90%, qui est simulé
pour différentes tailles de buffers. On mesure le délai dans le buffer, tbuffer (50-50% ), et on mesure tr
(10-90%) pour obtenir α tel que : tr = αtbuffer. Ce modèle permet alors, sur base de αsc, α et tbuffer,
de calculer une estimation de Psc.

LI et al.: POWER MODELING AND CHARACTERISTICS OF FIELD PROGRAMMABLE GATE ARRAYS 1715

Fig. 5. Schematic for a logic block.

TABLE II
KEY DELAY NUMBERS FOR PATHS IN FIG. 5 (k = 4)

TABLE III
POWER SOURCES AND MIXED-LEVEL POWER MODEL

at switch level, effective transition density Êi is defined, and
(1) is extended as

Psw = 0.5fV 2
dd

n∑

i=1

CiÊi. (2)

Details of Êi calculation and glitch analysis will be discussed
in Section III-B3.

Short-circuit power Psc is another type of dynamic power.
When a signal transition occurs at a gate output, both the pull-
up and pull-down transistors can be conducting simultaneously
for a short period of time. Short-circuit power represents the
power dissipated via the direct current path from Vdd to GND
during the signal transition. It is a function of the input signal
transition time and load capacitance. The short-circuit power
is modeled for interconnects and clock network at the switch
level. Short-circuit power for LUTs is considered in their
macromodels and will be discussed later on.

To determine the short-circuit power, interconnect buffers are
simulated with different sizes and load capacitances, and the

Fig. 6. Short-circuit power modeling (“inv1x” is a min-width inverter).

dynamic power is studied per signal transition. Fig. 6 shows the
total dynamic power per transition for a minimum size buffer
with two different load capacitances. “load = inv1x” in the
figure represents one min-width inverter as the fanout gate and
“load = 2inv1x” represents two min-width inverters as fanout
gates. It is clear that dynamic power for a buffer increases
linearly with respect to the input signal transition time, which
has been illustrated for cascade inverters in [20]. Instead of
using an average (or fixed) ratio between short-circuit power
and dynamic power as in [5] and [6], this paper assumes that
the ratio αsc is a linear function of the input transition time tr
and obtains short-circuit power Psc as

Psc = αsc(tr)Psw

= αsc(tr)0.5fV 2
dd

n∑

i=1

CiÊi. (3)

A linear curve fitting is applied to decide the ratio αsc. In
the curve fitting, the X-axis is input transition time and the
Y -axis is dynamic power. Assuming that zero transition time
leads to zero short-circuit power, the Y -axis intersection is
treated as the switching power and αsc(tr) is then calculated. In
addition, an accurate transition time tr is needed to apply this
short-circuit power model. Li et al. [6] assumes that the output

Figure 2.16: Evolution de la puissance dynamique consommée par un buffer dont la durée de la
transition augmente et pour deux charges différentes. La dépendance de la puissance à la durée de
transition est linéaire [20].

Le calcul de consommation au niveau des transistors nécessite donc beaucoup d’informations sur
les capacités, les taux d’utilisation des noeuds ou encore sur la forme des transitions. Pour modéliser la
consommation des LUTs, Li et al ont utilisé des macromodels. Il s’agit d’une table qui lie la puissance
consommée obtenue par une série de simulations physiques en fonction des signaux d’entrée. Cette
méthode de pré-calcul n’est réaliste que si le nombre de degrés de liberté n’est pas trop grand. Heu-
reusement, les LUTs qui sont dans des CLBs sont toutes chargées de la même manière, ce qui limite
le nombre d’entrées de la table qui contient toutes les mesures de puissance. Pour limiter la taille des
tables de puissance, les simulations physiques sont réalisées en envoyant une série de vecteurs de tests
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aléatoires et en calculant la puissance moyenne consommée par la LUT. L’hypothèse implicite utilisée
par Li et al est que les probabilités d’occurrence des entrées sont égales.

Le modèle complet de la puissance comprenant le modèle bas-niveau pour les interconnexions et le
macromodel pour les LUTs est alors inséré dans le CAD Flow comme illustré dans la Figure 2.17.
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Fig. 9. Overall power calculation.

Fig. 10. Comparison between SPICE simulation and cycle-accurate power
simulation with both previous power model and the proposed new power model.

access to an LUT, the static power is calculated and added.
For clock power, the dynamic and leakage power for clock
network buffers is calculated. The above power consumption
in each cycle is accumulated until all the simulation vectors
are finished.

The proposed mixed-level power model is similar to that in
[6], but we use more detailed modeling for short-circuit and
static power. Before applying the new power model to estimate
power consumption at full-chip level, we verify the fidelity and
accuracy of this cycle-accurate power simulation compared to
SPICE simulation. Because it is impossible to carry out SPICE
simulation for large circuits at full-chip level, we choose five
circuits from the MCNC benchmark set so that the circuit
size is within the capability of SPICE simulation. They are
mapped into LUTs with an LUT size of four and packed into
clusters with a cluster size of four. The largest circuit occupies
six clusters, and the smallest circuit occupies two clusters.
Fig. 10 compares the power model from [6] and the new power
model in this paper to SPICE simulation. The power model in
[6] achieves high fidelity but consistently underestimates the
total FPGA power. With the proposed new power model, high
fidelity is maintained and the absolute error is reduced to 8%
on average for the five circuits.

Fig. 11. FPGA power analysis framework (fpgaEVA-LP2).

IV. POWER ANALYSIS FRAMEWORK AND FPGA
POWER CHARACTERISTICS

A. Power Analysis Framework fpgaEVA-LP2

Power analysis framework fpgaEVA-LP2 is built using the
new power model and show the overall analysis flow in Fig. 11.
For a given circuit, SIS is used [27] to perform the technology-
independent logic optimization and Flowmap [28] in RASP
[29] is used to conduct the technology mapping. The physical
design in VPR [18] is then carried out, including timing-driven
packing, placement, and routing. VPR generates FPGA array
whose size just fits the given benchmark circuit. Further, VPR
decides the routing channel width W as W = 1.2Wmin, and
Wmin is the minimum channel width required to route the given
benchmark successfully. This means that VPR is customizing
the FPGA for each benchmark so that it reflects the “low-stress”
routing situation that usually occurs in commercial FPGAs for
“average” circuits. The same flow is applied in fpgaEVA-LP2
and the BC-netlist back-annotated with postlayout resistance
and capacitance is generated. The BC-netlist is further used to
perform timing and power analysis.

Both delay and capacitance values in the BC-netlist are ex-
tracted for the elements of logic blocks and interconnects. The
original VPR only cares about the delay from the source to each
sink in every routing net. The intermediate routing buffers do
not appear in the VPR timing graph. However, load capacitance
is needed for routing buffers to calculate their power consump-
tion. As shown in Fig. 12, the routing buffers usually separate a
routing net into several parts. Each part of the net may consist
of one or several wire segments that are connected by either
pass-transistors or buffers. For example, buffer X in Fig. 12 has
three fanout branches. Branch b1 has only one wire segment,

Figure 2.17: CAD Flow modifié pour intégrer l’évaluation de la puissance consommée par l’architec-
ture. Deux étapes sont ajoutées par rapport au CAD Flow de la Section 2.1.3 : l’annotation à postériori
des capacités en chaque noeud et l’évolution de la puissance totale suivant le modèle décrit dans les
équations 2.2, 2.3 [20].

L’évolution de l’énergie moyenne consommée par les interconnexions est présentée sur la Figure 2.18
(a). Cette courbe présente un minimum qui est causé par deux phénomènes :

1. Si K augmente, les interconnexions augmentent pour maintenir l’accessibilité du CLB constante.
Ce phénomène cause une augmentation de la consommation.

2. Si K augmente, il faut moins de LUTs et de CLBs pour implémenter les circuits du benchmark.
Si le FPGA est plus petit, il y a moins de puissance dissipée dans les interconnexions.

La référence [20] montre que, pour leur architecture de routage et pour leur technologie (CMOS 100nm),
l’optimum de consommation de l’interconnexion se situe à K = 4 et à N < 12.

La Figure 2.18 (b) montre que l’évolution de la puissance statique suit les mêmes tendances car elle
est directement liée à la surface couverte par les interconnexions.

La Figure 2.18 (c) présente le même optimum pour la puissance totale consommée. Li et al ajoutent
que, par hasard, l’optimisation de la surface conduit aux mêmes conclusions que l’optimisation de la
puissance. Cependant, le modèle de la puissance est fortement lié aux détails d’implémentations et aux
détails technologiques. Pour pouvoir comparer les résultats de [13] et de [20], il faut reproduire les
simulations sur un même process et sur une même architecture, ce qui ne semble pas avoir été réalisé
dans [20].
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size 4 gives the lowest total FPGA energy compared to other
LUT sizes.

Fig. 18 further plots energy and delay for all logic block
architectures and shows the tradeoff between FPGA power and
performance. The X-axis is critical path delay and the Y -axis
is total FPGA energy. Each data point in the figure represents
a specific logic block architecture (N , k), where N is the
cluster size and k is the LUT size. Inferior data points are
defined as those with both larger critical path delay and larger
FPGA energy. After pruning out all the inferior data points,
the remaining ones represent the dominant solutions in the
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highlighted and connected to obtain the energy–delay tradeoff
curve. It shows that the min-delay logic block architecture has
the cluster size 6 and LUT size 7, and the min-energy logic
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tectures, which shows that a larger FPGA area usually leads to
larger FPGA energy, and the proposed min-energy architecture
(N = 8, k = 4) is also the min-area architecture. Commercial
FPGAs such as Xilinx Virtex-II [7] coincidently uses a cluster
size of 8 and an LUT size of 4. Existing commercial archi-
tectures may have used min-area solution and turn out to be
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E. Power Dissipation Breakdown
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The total FPGA power is first broken down into clock power,
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power. The logic power is the power consumed by LUTs,
LUT configuration static random access memory (SRAM)
cells, and flip-flops. The local interconnect power is the power
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(b) Evolution de l’énergie statique consommée dans le
FPGA en fonction de K et N.
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(c) Evolution de l’énergie totale consommée dans le FPGA
en fonction de K et N.

Figure 2.18: Evolution de l’énergie consommée en fonction de la taille des LUTs [20].

2.1.5 Implémentation de la configurabilité

La versatilité des FPGAs repose sur la grande quantité de bits de configuration disséminés dans la
structure. Leur implémentation joue un rôle indirect dans l’évaluation des performances de la structure
en ajoutant des contraintes sur les technologies utilisables pour le reste des blocs.

2.1.5.1 SRAM

La vaste majorité des FPGAs modernes implémentent chaque bit de configuration avec une cellule
de SRAM.

Avantages :

1. Les cellules de SRAM permettent une reprogrammation simple et rapide à l’image d’une écriture
dans une mémoire statique.

2. Leur implémentation en technologie CMOS ne nécessite aucune modification au process de fabri-
cation et permet l’utilisation des noeuds technologiques nanométriques de l’état de l’art.

C’est essentiellement la possibilité d’utiliser les technologies les plus performantes qui pousse les
industries à développer ce type de FPGA. Il est en effet nécessaire de suivre la descente des noeuds
technologiques utilisés pour la conception d’ASICs pour éviter que l’écart entre la logique reprogram-
mable et dédicacée n’augmente pas.
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Inconvénients :

1. Elles nécessitent 6 transistors (5 si on retire une des bitline qui n’est pas nécessaire en lecture
continue) ou davantage si on veut garantir la stabilité lorsque la tension diminue (cf. cellules 7T,
8T, 12T présentées dans [2], [3], [48]).

2. Un FPGA qui contient sa configuration dans ce type de structure est volatile et nécessite une
reprogrammation à chaque mise sous tension. Cette caractéristique est généralement contournée
par l’ajout d’une mémoire non-volatile off-chip pour mémoriser et rapatrier la configuration à
chaque démarrage.

3. Si la configuration est extérieure et doit être chargée à chaque démarrage, elle est vulnérable
et peut être extraite ou clonée afin de servir dans un système concurrent. Certaines familles de
FPGA intègrent un chiffrement de la configuration, parmi eux, le Virtex 5 de Xilinx ([29]) ou le
Stratix III d’Altera ([30]) implémentent un chiffrement AES sur 256 bits.

2.1.5.2 Flash/EEPROM

Les transistors Flashs sont composés de deux grilles [8]. La grille supérieure permet la programmation
en chargeant ou en déchargeant par effet tunnel la grille flottante inférieure (cf. Fig. 2.19 (a)).

Lorsque la grille flottante n’est pas chargée, ce qui correspond à l’état "non-programmé" de la cellule,
le dispositif est caractérisé par une tension de seuil Vt faible. Selon l’implémentation dans laquelle elle
se trouve, la cellule non-programmée peut contenir le ’1’ ou le ’0’.

La programmation du transistor s’effectue en appliquant une tension élevée entre la source et le
drain et sur la grille de sélection. Si la grille flottante n’est pas chargée, un canal est formé sous la
grille et la tension VDS accélère les électrons dont l’énergie cinétique augmente (électrons "chauds").
Le champ électrique dans l’oxyde provoqué par la tension entre le bulk et la grille de sélection attire les
électrons chauds jusqu’à la grille flottante qui se charge.

La présence de charges négatives sur la grille flottante augmente la tension de seuil et décale la
courbe iD − vGS de la cellule programmée.

Dans un FPGA, les transistors à double grille sont utilisés en paire comme indiqué sur Fig. 2.19 (b).
Les transistors de programmation sont accessibles par le circuit de configuration qui fixe les tensions
de source, drain et de grille de sélection pour programmer la grille flottante. Comme cette grille est
partagée avec le transistor de passage qui appartient aux LUTs ou aux multiplexeurs de routage, la
programmation est propagée aux interrupteurs du FPGA. La cellule décrite à la Fig. 2.19 (b) a été
développée dans [4] pour des FPGAs destinés aux applications spatiales pour sa bonne résistance aux
impacts de particules ionisantes.

Avantages :

1. La technologie Flash contourne la volatilité des cellules de SRAM et réduit la consommation
statique en diminuant le nombre de transistors par bit de configuration.

2. La problématique de la sécurité de la configuration disparait avec la volatilité.

3. La présence des données de configuration dans la structure pendant les périodes durant lesquelles
l’alimentation est déconnectée permet de démarrer le circuit immédiatement après la mise sous
tension sans devoir passer par la configuration.

La surface des cellules de Flash est inférieure à la surface des cellules de SRAM 6T mais la struc-
ture de programmation, plus complexe à cause des tensions à appliquer pour programmer les cellules
Flash, diminue l’intérêt de ces cellules. Cependant, si le FPGA est suffisamment grand, la pénalité de
surface imposée par le circuit de configuration Flash est amortie par le nombre important de cellules
programmables.

Inconvénients :
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(a) Schéma d’un transistor FLASH comprenant la grille de
sélection et la grille flottante.
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(b) Implémentation typique d’un bit de configuration dans
un FPGA non-volatile basé sur une mémorisation FLASH
de sa configuration [4].

Figure 2.19: Technologie FLASH et intégration pour FPGA.

1. La propriété de reprogrammation des cellules Flash est limitée en nombre de cycles à cause de
l’accumulation de charges dans l’oxyde qui finit par empêcher la réinitialisation de la cellule.
Cependant, dans certaines applications, le FPGA ne doit être initialisé qu’une seule fois.

2. La présence de cellules Flash sur la puce impose l’utilisation de process CMOS non-standard.

Certains circuits, comme le MAX II (Altera - CPLD à faible coût [31]), combinent des cellules Flash
et des cellules SRAM sur la même puce. Les cellules SRAM contrôlent les éléments programmables alors
que les cellules de Flash permettent d’enregistrer la configuration pour pouvoir charger rapidement le
FPGA ou le CPLD au démarrage et sans risque de sécurité car les deux types de mémoire coexistent
sur la même puce. L’architecture de ces types de FPGA/CPLD est identique aux architectures de
FPGA basées sur des SRAM développés dans les Chapitres 3 et 4 mais l’introduction de cellules Flash
impose une modification du process au dessus de la couche de CMOS traditionnelle et généralement
l’utilisation de noeuds technologiques moins performants que ceux qui sont utilisés pour les circuits
basés uniquement sur des cellules SRAM.

2.1.5.3 Technologie anti-fuse

La technologie anti-fuse est basée sur des fusibles programmables. Il s’agit de dispositifs qui pré-
sentent une haute impédance dans l’état initial et une basse impédance dans l’état programmé. La Figure
2.20 (a) présente la structure d’un fusible. Deux électrodes sont séparées par une couche d’isolation qui
peut être rendue conductrice par l’application d’une tension élevée. Les électrodes sont historiquement
constituées de polysilicium ou, dans les dispositifs modernes, de métal. L’ingénierie de la couche d’iso-
lation a fait l’objet de recherche extensive entre 1970 et 1990 ([7], [6]). Dans les antifuse modernes,
cette couche est réalisée en oxyde de silicium, en nitrure de silicium ou en silicium amorphe déposé par
chemical vapor deposition CVD.

La Figure 2.20 (b) présente l’évolution de la tension de programmation de la jonction en fonction de
l’épaisseur de la couche d’isolation ([5]). Le gain atteint par une diminution de l’épaisseur de la couche
d’isolation (pour diminuer la tension de programmation) doit être contrebalancé par l’évolution de la
durée de vie des antifuses non-programmés qui diminue avec l’épaisseur. La référence [6] préconise une
tension de programmation 2, 5 fois supérieure à la tension d’alimentation du dispositif.

Dans un FPGA, ces structures permettent d’isoler toutes les connections entre blocs logiques et
routage ou entre deux segments. L’utilisateur sélectionne alors les antifuses qu’il désire fermer. La
Figure 2.20 (c) montre comment les antifuses s’insèrent entre les pistes de métal au niveau des vias
entre les couches de Metal 3 et 4 pour les SX-A d’Actel. Les antifuses modernes d’Actel conçus dans
un process CMOS 0.22µm dont la couche d’isolation composée de silicium amorphe et de diélectrique
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permettent d’atteindre une résistance en état programmé de 25 Ω et une capacité dans le même état
de 1fF ([9]).

Oxide&Oxide&

Top&electrode&(metal&or&poly2Si)&

Bo6om&electrode&(metal&or&poly2Si)&Insula;ng&layer&
(CVD&α2Si,&SiO2,&Si3N4)&

(a) Schéma d’un antifuse. (b) Evolution de la tension de programmation d’un anti-
fuse pour une impulsion de 1ms en fonction de la compo-
sition de la couche d’isolation et de son épaisseur [5].

SX-A Family FPGAs

v5.3 1-1

General Description

Introduction
The Actel SX-A family of FPGAs offers a cost-effective,
single-chip solution for low-power, high-performance
designs. Fabricated on 0.22 Pm / 0.25 Pm CMOS
antifuse technology and with the support of 2.5 V,
3.3 V and 5 V I/Os, the SX-A is a versatile platform to
integrate designs while significantly reducing time-
to-market.

SX-A Family Architecture
The SX-A family’s device architecture provides a unique
approach to module organization and chip routing that
satisfies performance requirements and delivers the most
optimal register/logic mix for a wide variety of
applications.
Interconnection between these logic modules is achieved
using Actel’s patented metal-to-metal programmable
antifuse interconnect elements (Figure 1-1). The
antifuses are normally open circuit and, when
programmed, form a permanent low-impedance
connection. 

Note: The A54SX72A device has four layers of metal with the antifuse between Metal 3 and Metal 4. The A54SX08A, A54SX16A, and
A54SX32A devices have three layers of metal with the antifuse between Metal 2 and Metal 3.

Figure 1-1 • SX-A Family Interconnect Elements

Silicon Substrate

Metal 4

Metal 3

Metal 2

Metal 1

Amorphous Silicon/ 
Dielectric Antifuse

Tungsten Plug Via

Tungsten Plug Via

Tungsten Plug Contact

Routing Tracks

(c) Schéma des niveaux d’interconnection dans un FPGA de la famille
SX-A de Actel ([9]). Les antifuses sont situés entre les couches de métal
3 et 4 ([5]).

Figure 2.20: Technologie antifuse et intégration pour FPGA.

Avantages :

1. Les antifuses ont une très faible empreinte sur la surface du FPGA qui avoisine celle d’un via, ce
qui permet de diminuer la pénalité en surface que les FPGAs concèdent sur les ASICs. Même en
prenant en compte la surface des gros transistors qui génèrent les grands courants de program-
mation, ce type de dispositif est significativement plus économe en surface que les FPGAs basés
sur des SRAMs ou sur des Flash.

2. Les antifuses ont une faible résistance et une faible capacité parasite lorsqu’ils sont passants.

3. Ils permettent d’obtenir la non-volatilité, ce qui évite l’étape de configuration au démarrage ainsi
que les coûts liés aux circuits de programmation.
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4. Il est impossible de faire du reverse engineering sur ce type de structure car un antifuse programmé
n’est pas reconnaissable d’un antifuse non-programmé ([5]). De plus, comme la configuration n’est
pas transférée à la puce, la sécurité est garantie au démarrage.

Inconvénients :

1. Les antifuses imposent la modification du process, ce qui contraint à l’utilisation d’un noeud
technologique moins performant que les noeuds utilisés pour les FPGAs équipés de SRAMs.

2. La technique de programmation des antifuses, de part son mécanisme, ne se prête pas bien à une
diminution des dimensions et est limité à des noeuds technologiques supérieurs aux technologies
0.15µm. En effet, plus la largeur et l’épaisseur des antifuses diminuent, plus il est difficile de
contrôler précisément la tension de programmation et le rendement de fabrication. De plus, la
durée de vie des antifuses non-programmés diminue avec la largeur de la couche d’isolation. Actel
n’a pas encore pu descendre en dessous de 0.15µm même pour ses plus récents FPGAs de la
famille Axcelerator (2012).

3. Les antifuses ne peuvent être programmés qu’une seule fois. Ces FPGAs conservent cependant
un court temps entre la conception et l’arrivée sur le marché comme avantage sur les ASICs. De
plus, ils permettent d’amortir le coût des masques en produisant le même die pour différentes
applications à faible volume de production pour lesquelles un ASIC aurait été trop coûteux.

4. Le rendement de fabrication des FPGAs implémentant ces technologies est significativement infé-
rieur à celui des FPGAs basés sur des SRAMs ou sur des FLASHs. C’est l’impossibilité de tester
le bon fonctionnement de tous les antifuses qui en est la cause.

2.2 Conception de circuits digitaux ULP
Les circuits digitaux ULP sont caractérisés par de faibles contraintes de vitesse mais de fortes

contraintes sur :
– la puissance instantanée pour les systèmes dont la source de puissance est limitée dans le temps
(ex. tags RFID)

– l’énergie par opération pour les systèmes à batterie (ex. implants biomédicaux ou réseaux de
senseurs)

Différentes techniques sont disponibles pour diminuer la puissance consommée en agissant sur le com-
promis consommation/performance.

2.2.1 Analyse des sources de consommation

Comme énoncé dans la Section 2.1.4.3, il y a deux types de consommation dans un circuit CMOS :
la consommation dynamique et la consommation statique. La puissance dynamique est elle même la
somme d’une consommation de court-circuit et d’une consommation de transition que [32] regroupe
dans l’expression suivante :

Pdyn = Psw + Psc =
1
2
NnodesαF (1 + βsc)CLV 2

DDfclk (2.4)

avec :
– αF , le facteur d’activité qui modélise la densité de transition
– Nnodes, le nombre de noeuds du circuit
– CL, la capacité moyenne des noeuds
– βsc, un facteur d’échelle permettant de comparer Psc et Pdyn
La référence [32] indique que, tant que le délai des portes du circuit est petit, la puissance de

court-circuit sera limitée (5-10% de Psw).

La puissance statique d’un circuit CMOS est due aux courants de fuite qui traversent les transistors.
La modélisation des courants de fuite est complexe dans les dispositifs nanométriques et tient compte
d’un grand nombre de phénomènes. La composante principale provient du courant traversant le canal
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lorsque le dispositif est sous-seuil. Lorsque VG < VT , la concentration d’électrons dans le canal est
inférieure à la concentration en porteur majoritaire dans le reste du bulk. La charge totale dans le bulk
Qbulk est composée d’une charge de déplétion QD et d’une charge d’électrons QN largement inférieure
([33]).

La charge de déplétion correspond au produit entre la densité de dopants et la surface de la zone de
déplétion. Celle-ci, dans une structure MOS dépend de la chute de potentiel à travers le semiconducteur
ΦS :

QD = −qNAxD = −
√

2qεSiNAΦS (2.5)

avec :
– NA, le dopage du bulk
– xD, la largeur de la zone de déplétion
– ΦS , le potentiel de surface qui dépend principalement de VG et de la tension de flatband
La charge totale dans le bulk s’écrit, par la loi de Gauss :

Qbulk = εsE0 = −γCOX

√
kT

q
(
ni
NA

)2e
q(ΦS−V )

kT + ΦS (2.6)

avec :
– COX , la capacité d’oxyde
– ni, la concentration intrinsèque du silicium
– V , la tension locale en un point du canal
– γ =

√
2qεSiNA

COX

Par définition, on a Qbulk = QD +QN . Le courant sous-seuil s’écrit donc :

ID = −W
L
µeff

∫ VD

VS

QNdV (2.7)

=
1
2

(
kT

q
)2W

L
µeffγCOX(

ni
NA

)2 exp(
qΦS

kT )√
ΦS

exp(−qVS
kT

)[1− exp(−qVDS
kT

)] (2.8)

Le courant sous-seuil dépend principalement de la tension de grille et est presque indépendant de la
tension de drain car si VDS >> kT

q , le dernier terme de l’Equation 2.8 est proche de 1 (cf. Fig. 2.21).

Le courant sous-seuil est couramment caractérisé par une pente sous-seuil S = dVG

dlog(ID) . L’application
de cette définition sur l’Equation 2.8 donne :

S ∼= kT

q
ln(10)(1 +

CD + Cit
COX

) (2.9)

avec :
– COX , la capacité d’oxyde
– CD, la capacité de la zone de déplétion
– Cit, la capacité modélisant les charges contenues dans les états de surface à l’interface entre le

silicium et l’oxyde
Cette pente, illustrée dans la figure 2.21, détermine le rapport ION/IOFF du dispositif. Une faible

pente sous-seuil permet donc d’augmenter le rapport ION/IOFF .

La réduction de la longueur du canal provoque deux effets néfastes à la tension de seuil. Lorsque
le canal est long, la surface de la zone de déplétion contrôlée par la tension de grille est largement
supérieure aux effets de bords provoqués par les tensions de source et drain. Etant donné que la tension
de seuil dépend directement de la charge présente dans la zone de déplétion de grille, cet effet de partage
de charge provoque une diminution de VT . De la même façon, lorsque VDS augmente, la largeur de la
zone de déplétion contrôlée par la tension de drain augmente, réduisant la surface de la zone de déplétion
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contrôlée par la tension de grille. Etant donné la dépendance de la tension de seuil envers la charge
de déplétion contrôlée par la grille, ce contrôle de charge par le drain provoque une diminution de VT
(charge sharing). Ce phénomène porte le nom de DIBL pour Drain Induced Barrier Lowering. Plusieurs
techniques permettent de remonter VT face à ces effets canaux-courts ; il est possible d’augmenter le
dopage du bulk pour rétracter les zones de déplétion mais la mobilité du canal diminue. Il est également
possible de modifier la structure du MOS en implantant des HALOs ([33]). Un faible DIBL permet de
réduire le courant de fuite IOFF .

1
2

P
O

W
E
R

A
N

D
E
N

E
R
G

Y
C
O

N
S
U

M
P
T

IO
N

O
F

F
V

S
D

IG
IT

A
L

C
IR

C
U

IT
S

−1.2 −0.6 0 0.6 1.2

10−12

10−9

10−6

10−3

Vgs [V]

D
ra

in
 c

ur
re

nt
 [A

/µ
m

]

0 0.3 0.6 0.9 1.2
10−14

10−13

10−12

10−11

10−10

10−9

Vdd [V]

Le
ak

ag
e 

cu
rre

nt
s 

[A
/µ

m
]

on
−s

ta
te

off−
sta

te

 

 

Simulation
Model
from Eq. (1.10)

DIBL

Isub

Ijunc

Igate1/S

#
I0

GIDL
+ Igate

Vds=0.2V

Vds=1.2V

Sub−
threshold

/S

(a) (b)

Fig. 1.4. NMOS drain current vs. gate voltage at 25◦C (a) and leakage currents vs. Vdd (b) in standard bulk CMOS 0.13 µm technologyFigure 2.21: A gauche : évolution du courant de drain avec la tension de grille. La pente sous-seuil et
le DIBL sont mis en évidence. A droite : évolution du courant de drain à VGS = 0[V ] en fonction de
VDD. Le courant sous-seuil Isub est dominant et présente une petite inflexion lorsque VDS se rapproche
de kT/q comme prédit par l’Equation 2.8. Les autres sources de fuite sont également présentées bien
que leur analyse dépasse le cadre de ce travail [32].

2.2.2 ULV - alimentation sous-seuil

La réduction de la tension d’alimentation permet de limiter la puissance dynamique du circuit mais
le courant de fuite reste approximativement constant avec VDD. La figure 2.22 (a) montre l’évolution de
la puissance dynamique simulée en fonction de VDD comme démontré dans la Section 2.2.1. On constate
sur la même figure que la puissance statique (produit de VDD et du courant de fuite) décroit elle aussi
avec VDD. Une application ciblant une réduction de la puissance consommée devra donc cibler le plus
petit VDD possible pour rencontrer les contraintes de vitesse. Dans cette optique, les circuits opérants
sous-seuil font une importante économie d’énergie (environ un ordre de grandeur).

La réduction du courant ION provoque une augmentation des délais dans les portes logiques car
les capacités à charger restent constantes. La variation de la durée des opérations demande l’étude
d’un second facteur de mérite : l’énergie par opération définie comme l’intégrale de la puissance totale
consommée sur la période de clock. La combinaison de l’augmentation de la fréquence de clock minimum
et de la diminution de la puissance totale consommée donne lieu à un optimum illustré dans la figure
2.22 (b). La référence [34] indique que ce point d’énergie minimum est typiquement situé sous le seuil.

La relative indépendance du courant de fuite avec VDD provoque une réduction du rapport ION/IOFF
qui exacerbe la sensibilité du circuit aux variations de process ainsi qu’aux effets canaux-courts. En ef-
fet, l’impact des variations des VT à travers le circuit est amplifié par la dépendance exponentielle du
courant envers VDD − VT ([34]). Ces phénomènes rendent difficile le bon fonctionnement du circuit au
point d’énergie minimum.

2.2.3 FVS - Frequency Voltage Scaling

En étant conscient de la chute de performance induite par la réduction de VDD, on peut précisément,
sur base d’une contrainte de débit, déterminer le VDD optimal. A l’inverse, si l’objectif est le point
d’énergie minimal, on peut sélectionner le débit et le VDD pour y arriver.
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sharply with VDD. Fig. 1 shows how switching power and
leakage power decrease with VDD. This figure shows that
the lowest power consumption for a circuit will result at
the lowest functional VDD. Low power operation can be
important for applications like RFID, which receives
wireless power delivery. Power is the average energy
consumed over time, and the lowest power setting might
not always provide the lowest energy solution, which is
more critical for battery powered systems. For example,
performing an addition at a higher power setting might
consume less energy if the operation takes much longer to
complete at the lower power setting. In that case, the
lower power would integrate over the longer delay to
result in a larger energy than the energy consumed by the
shorter high power computation. To find the voltage that
minimizes energy per operation, we must examine the
impact of voltage on delay.

Fig. 2 shows how delay through a static CMOS inverter
varies with supply voltage. The delay begins to increase
exponentially when the supply voltage drops below the
threshold voltage of the transistors ðVT " 0:4 VÞ. We can
use the delay of a complete operation, TD, to compute the
total energy of a digital circuit, according to (2).

Eoperation ¼ Eswitching þ Eleakage

¼ TD & ðPswitching þ PleakageÞ (2)

Fig. 3 shows the plot of the total energy consumed in a
long inverter chain. Switching energy decreases quadrat-
ically (1) and leakage energy increases due to the longer

delays, resulting in a minimum energy point that typically
occurs in the subthreshold region [3], [4], [36]. The pri-
mary advantage of subthreshold operation is a reduction in
energy consumption of over an order of magnitude relative
to operating at conventional VDD (1.0 V to 1.2 V for 45 nm
to 90 nm).

The primary disadvantages to subthreshold operation
are reduced on-current to off-current ratio ðIon=IoffÞ,
slower speeds, and increased sensitivity to variations. The

Fig. 1. Active power and leakage power versus VDD. Minimum power

consumption occurs at the minimum operational VDD.

Fig. 2. Delay of an inverter increases exponentially

when VDD drops below VT.

Fig. 3. Active energy decreases with VDD, but leakage energy

increases, creating a minimum energy point.

Calhoun et al. : Flexible Circuits and Architectures for Ultralow Power

Vol. 98, No. 2, February 2010 | Proceedings of the IEEE 269

Authorized licensed use limited to: Bertrand Rousseau. Downloaded on February 5, 2010 at 09:59 from IEEE Xplore.  Restrictions apply. 

Figure 2.22: A gauche : évolution de la puissance dynamique et statique d’un inverseur en fonction de
VDD. A droite : évolution de l’énergie en fonction de VDD [34].

La figure 2.23 reprend cette idée de sélection de la fréquence et de VDD. La diminution de la fréquence
d’opération permet de diminuer la tension minimale à appliquer au circuit. Deux limites sont observées :
à haute fréquence, il est évident que la saturation du courant avec VDD limitera la fréquence maximale
et si VDD devient trop faible, ce sont les contraintes de robustesse qui ne sont plus satisfaites 4 (cfr.
Section 2.2.4).

Au niveau de la puissance, lorsque fclk et VDD sont élevés, Pdyn domine Pstat ; la puissance consom-
mée est utilisée pour charger les noeuds et est donc utilisée efficacement. En revanche, plus fclk et VDD
diminuent, plus Pdyn diminue et c’est la puissance de fuite qui domine.

L’observation de l’énergie indique que le point d’énergie minimum se situe dans la zone où Pdyn
domine Pstat.

2.2.4 Contrainte de robustesse fonctionnelle

La marge de bruit (Signal to Noise Margin ou SNM) d’une porte logique est définie comme le niveau
de bruit maximum que l’on peut ajouter aux niveaux logiques des entrées de la porte sans que son/ses
sorties(s) ne change(nt). L’opération proche du seuil provoque une diminution des marges de bruit
([32]), ce qui exacerbe la sensibilité du circuit envers le crosstalk, les impacts de particules ionisantes,
la variabilité ou tous les phénomènes ajoutant du bruit sur les niveaux logiques.

L’estimation rapide et précise des SNMs sur un circuit sous-seuil complexe représente un challenge
technologique important. Bien que certains groupes de recherche ([35]) obtiennent de bons résultats,
il n’existe pas encore d’outils CAD qui évaluent rapidement les SNMs d’une netlist quelconque. La
référence [36] propose d’étudier les SNMs en bouclant une porte NAND sur une porte NOR, ce qui
représente le pire cas possible (cf. Fig. 2.24).

L’évolution des marges de bruit et l’augmentation de la variabilité constatée proche ou sous le
seuil dégradent donc le rendement de fabrication de ces circuits. Les simulations réalisées sur base du
testbench de la figure 2.24 permettent de définir et simuler un rendement limité par la préservation de
la fonctionnalité des portes ([32]). Ce rendement est défini, pour chaque VDD, comme le rapport du
nombre de dies exhibant une SNM positive par rapport au nombre de dies total. Une SNM négative
est mesurée si le niveau logique bas qui sort de la porte A est supérieur au plus petit niveau logique bas
reconnu par la porte B. La sortie de la porte A sera donc un niveau haut et le circuit ne fonctionnera
plus correctement.

Cette contrainte de robustesse est plus contraignante lorsque la technologie s’approche des noeuds
de l’état de l’art. La figure 2.23 montre que, pour une technologie 0.13µm, cette limite est atteinte pour
VDD ∼= 0.2V .

4. Le VDD minimal ou le fclk maximal doivent être ajustés pour garder une sécurité face à la variabilité.

Page 30 de 93



CHAPITRE 2. ETAT DE L’ART
PRACTICAL POWER AND ENERGY CONSUMPTIONS UNDER ROBUSTNESS AND THROUGHPUT CONSTRAINTS 15

103 104 105 106 107 108 1090

0.5

1

1.5
8−bit RCA multiplier in 0.13 µm technology

M
in

im
um

 V
dd

 [V
]

103 104 105 106 107 108 10910−9

10−7

10−5

10−3

P in
st

 [W
]

103 104 105 106 107 108 10910−14

10−13

10−12

10−11

Throughput [Op/s]

E op
 [J

]

Robustness−
limited

Throughput−
limited

Power
inefficient

Power
efficient

Pmin

Emin

Energy
inefficient

Energy
efficient

Edyn

Estat

Pdyn

Pstat

(a)

(b)

(c)

R3 R2 R1
Functional

limit

Speed
limit

Fig. 1.6. Minimum supply voltage Vdd (a) under throughput and robustness
constraints with (b) corresponding instantaneous power and (c) energy per operation
(Spice simulation of an 8-bit RCA benchmark multiplier in 0.13 µm standard bulk CMOS
technology). Throughput space can be divided into three regions: energy efficient (R1)
and energy inefficient with either throughput (R2) or robustness (R3) Vdd limitation.

in 0.13 µm technology, minimum Vdd is limited by robustness constraint when
target throughput is lower than 40 kOp/s.

Figure 2.23: En haut : évolution du VDD minimum pour atteindre une contrainte de performance. Au
milieu : évolution de la puissance consommée en fonction de la contrainte de performance en adaptant le
VDD selon la courbe du haut. En bas : évolution de l’énergie par opérations en fonction de la contrainte
de performance en adaptant le VDD selon la courbe du haut. Les simulations sont réalisées sur un
multiplieur 8 bit en technologie 0.13µm [32].

J. Low Power Electron. Appl. 2011, 1 10

noise. The probability of gates with a negative noise margin is even not null, which means that hard
errors might be encountered in a large ULV chip with many gates. At 0.4 V, noise margins are higher,
which decreases the susceptibility to transient noise and the probability of hard errors but might also
degrade energy efficiency.

Figure 6. Noise margin distribution of ULV logic (SPICE simulations of NAND2/NOR2
gates [33] in 45 nm LP CMOS technology, at 25 ◦C, 1 k Monte-Carlo runs).
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In order to reliably operate at Vmin, several techniques have been proposed to increase noise margins
and thereby improve Vlimit. In [33], the authors propose to upsize the transistor width of critical gates to
improve their resilience to local Vt variations and thereby limit their worst-case noise margins. However,
this comes at the cost of energy penalties due to high CL and Ileak in the circuit [6]. A widespread
technique for robust ULV operation consists in the restriction of logic gates from the standard-cell
library [20]. Indeed, gates with large transistors stacks or a large number of parallel branches such as
NAND/NOR gates with 4 inputs feature worse noise margins. Eliminating these cells for ULV operation
is thus very efficient to improve circuit robustness at the cost of slight area overhead. Another solution
was proposed in [40,41]: Vt balancing also called adaptive β ratio. This technique can be used to
match the subthreshold current between NMOS and PMOS devices in case of “crossed” process corners
with slow NMOS/fast PMOS or the opposite. Implemented with an adaptive body biasing scheme, this
technique can only address global process variations as the area overhead for compensating statistical
local variations would be unacceptable. Therefore, this technique significantly improves nominal noise
margins but is not capable of mitigating local noise margin variations.
We showed in [6,12] that both the degradation of the subthreshold swing and the increase of DIBL

factor due to short-channel effects in nanometer CMOS technologies threatens ULV circuit robustness
by further degrading output logic levels and thereby increasing Vlimit. Therefore, upsizing the gate
length Lg of MOSFETs in ULV logic is able to significantly improve noise margins [6,12]. As shown
in Figure 6(b), an upsize of the drawn Lg by 20 nm in 45 nm LP CMOS tightens noise margins
distributions. The impact on functional die yield is computed for 0.3 V logic circuits with a varying
number of gates Ngates from 1 k to 1000 M. We constrained the minimum noise margins to 20 mV for
robustness against transient noise and extrapolated die yield with a simple model:

ηdie = ηNgates/2

gate (3)

Figure 2.24: A gauche : schéma utilisé pour l’évaluation des SNMs pour la technologie 65nm. A droite :
histogramme de répartition des SNMs évaluées sur 1000 simulations Monte-Carlo pour deux longueurs
de grille. On constate que l’allongement des grilles ne limite que peu la variance de la distribution des
SNMs tout en imposant une pénalité en vitesse car les capacités de grille augmentent [36].

2.2.5 Power Gating de circuits sous-seuil

Certains circuits ULP passent régulièrement de périodes d’activité à des périodes de repos. Durant
ces périodes de repos, la puissance dynamique est nulle mais la consommation statique continue d’am-
puter l’autonomie de ces circuits si ils opèrent sur batterie. L’insertion de transistors de power gating
entre l’alimentation et le circuit permet de réduire les courants de fuite en imposant un VDD fictif très
faible au circuit (cf. Fig. 2.25 (a)).

L’insertion de ce transistor n’est pas anodine. En effet, lorsque le circuit est actif, le transistor ajoute
une résistance en série avec le rail d’alimentation. Cette résistance induit deux effets :

– Elle réduit le courant ION qui sert à la charge des noeuds de sortie des portes logiques handicapant
la vitesse du circuit.
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– Elle réduit les marges de bruit des portes logiques car elle induit un bruit sur le rail d’alimentation
dépendant du courant consommé. Cette réduction des SNMs peut poser un problème de rendement
de fabrication par rapport à la contrainte de robustesse fonctionnelle (Section 2.2.4).

La figure 2.25 (b) illustre la dégradation des SNMs et des délais, causée par l’insertion du transistor
de power gating. On constate également que plus la largeur du transistor est faible, plus son impact
sera important car sa résistance parasite sera importante. En dessous d’une largeur normalisée de 0.1,
les marges de bruits sont trop dégradées pour assurer le bon fonctionnement du circuit (technologie
45nm).

La référence [37] introduit deux facteurs de mérite qui mesurent les performances du power gating :

1
Kdelay

=
tdelay_w_PGS

tdelay_w/o_PGS
(2.10)

Kleak =
Ileak_w_PGS

Ileak_w/o_PGS
(2.11)

La référence [38] prend en plus en compte la dégradation des marges de bruit au travers de KNM ,
le rapport entre la marge de bruit (évaluée comme dans la figure 2.24) simulée sans power gating et la
marge de bruit avec power gating.

Le dimensionnement du transistor de power gating est soumis à un compromis entre une bonne
réduction du courant de fuite lorsque le circuit est coupé et une faible pénalité sur les délais et les
marges de bruits lorsque le circuit est alimenté.
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Figure 4 Vmin /Emin Change with Kleak  and Kdelay 

Eswitch denotes the switch energy, which, theoretically, is also 
affected by the cutoff structure since the cutoff structure limits 
the voltage swing. However this was found to be a secondary 
effect, which can be ignored without significant loss in accuracy.  
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1 1
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[EQ4] 

We now examine Emin for different values of Kleak, and 1/Kdelay. 
In Figure 4(a), Kleak is swept from 0 to 0.01 with Kleak =1 
implying that there is no leakage reduction. Large values of Kleak 
increase the total energy as expected from the equation. 
Furthermore, for large  values of Kleak, Vmin should be decreased 
to reduce the increase of the Esleep, as shown in Figure 4(b)  

Figure 4(c) shows the effect of the 1/Kdelay on Eleak and Vmin. 
Note that Eleak is small at superthreshold voltages because of the 
small tdelay. Therefore the effect of the 1/Kdelay is generally 
negligible at the superthreshold operation. On contrary, the 
effect of 1/Kdelay is pronounced at the low voltage at which tdelay 
is large and Eleak has a substantial portion of total energy. As a 
result, Vmin increases as 1/Kdelay increases, as shown in Figure 
4(d). 

Figure 4 shows that Emin and Vmin have a strong dependence on 
the characteristics of the cutoff structure in subthreshold 
operation. The value of 1/Kdelay primarily affects Eleak, while the 
value of Kleak affects Esleep. Hence, as the values of 1/Kdelay and 
Kleak change for different cutoff structures, either Eleak or Esleep 
can become the more dominant portion of the total energy. In 
response, the optimal operating voltage will try to minimize this 
dominant energy component. Hence, as 1/Kdelay increases Eleak, 
Vmin will increase to reduce the circuit delay and thereby Eleak. 
On the other hand, as Kleak increases Esleep, it becomes 
advantageous to increase circuit delay and reduce Vmin.  
Therefore, the two factors 1/Kdelay and Kleak present conflicting 
influences on Vmin and require detailed analysis for energy-
optimum operation.  

2.2 MTCMOS cutoff structures 
For an actual MTCMOS cutoff structure, as shown in Figure 5, 
the constants 1/Kdelay and Kleak are not independent but are 
related to each other through the value of Vdd and the MTCMOS 
footer width.  

First, we derive 1/Kdelay for an MTCMOS structure in EQ5 
where Vswing is the voltage across virtual rails. The expression 
for Kleak is given in EQ6. In this equation, it is assumed that the 
voltage across the footer is Vdd in the standby time, due to the 
high resistance of the footer compared to the main circuit. 
Accordingly, it is shown that Kleak is a linear function of the 
footer width. 
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Figures 6 (a) and (b) show the dependency of 1/Kdelay and Kleak 
with the footer width and the supply voltage, respectively. The 
value of 1/Kdelay can easily approach 1 by increasing the footer 
width at high voltage, while it more slowly increases at low 
voltage. On the other hands, the Kleak is simply linear function of 
the footer width across a wide voltage range. The plots in Figure 6 
(a) and (b), compare the accuracy of the proposed model against 
spice simulation, demonstrating acceptable accuracy. The final 
plot in Figure 6 (c) shows the interdependence between Kleak and 
1/Kdelay as the width of the MTCMOS device is swept. The ideal 
cutoff structure point lies at Kleak =0 and Kdelay =1. This plot 
provides a means to compare the efficacy of different cutoff 
structures for subthreshold design, as discussed further in Section3.  

Using 1/Kdelay and Kleak, we now derive the energy equation, EQ7, 
by plugging EQ5 and EQ6 into EQ4. Eswitch and Eleak can be 
substituted from EQ1. Note that the energy equation is a function 
of Vdd, Kleak, Kdelay and technology constants. In Figure 7, we plot 
the expression in EQ7 to illustrate how total energy changes with 
the different footer width and the Vdd in subthreshold operation. 
First, for super-threshold supply voltages (> 450mV), Eleak is 
relatively small compared to Eswitch. Therefore the effect of the 
1/Kdelay on Eleak is negligible for the total energy. Hence, Kleak can 
be reduced linearly with the footer width while Eswitch is also 
reduced slightly with smaller footer width due to the reduced 
Vswing. Therefore reduced footer width tends to minimize the total 
energy at super-threshold supply voltages. 
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(a) Schéma de l’implantation d’un transistor de power
gating ([37]).
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Fig. 1. Monte-Carlo Spice-simulated minimum Vdd under 99.9% (3σ )
functional- and timing-yield constraints (a) and resulting active-mode energy
per operation Eact (b) of digital circuits with a wide spectrum of speed
requirements. In this example, minimum energy Emin is reached at 350kHz
frequency ( fmin) and under 0.35V supply voltage (Vmin).
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Fig. 2. Impact of the sleep transistor width on the 3σ worst-case Noise
Margin (NM) and delay of the subthreshold benchmark multiplier. A sleep
transistor with a normalized width below 0.1 induces negative NM, thereby
leading to functional failure of several chips at 0.35V.

As shown in Fig. 1(b), the scaling down of Vdd yields
important savings in switching energy per operation Esw but
the associated speed penalty increases the leakage energy
Eleak, which results from the leakage power integrated over
the clock period. This leads to a minimum-energy point Emin
for the total active-mode energy per operation Eact , which
appears at the optimum Vmin voltage and fmin frequency of
0.35V and 350kHz respectively, for the considered bench-
mark multiplier in 45nm Low-Power technology (Lg=42nm,
Tox=1.7nm, Vt=0.55V). For ultra-low-power applications, it
is desirable to operate close to this minimum-energy point.

III. IMPACT OF POWER GATING ON NANOMETER

SUBTHRESHOLD CIRCUITS

In conventional power-gating (PG) scheme, a high-Vt sleep
transistor with minimum gate length is added to the circuit.
Without loss of generality, we consider an NMOS footer, as
shown in the inset of Fig. 3(b). Let us investigate the impact
of the sleep transistor on both active and sleep modes of
nanometer subthreshold circuits.

A. Robustness and energy in active mode

Monte-Carlo Spice simulations show in Fig. 2 that the
insertion of the sleep transistor considerably degrades the
noise margins and the delay of the benchmark multiplier
because of the induced series resistance and thus the voltage
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rise on the virtual ground rail. Moreover, the width of
the sleep transistor has a strong impact: the narrower the
sleep transistor the higher the series resistance and in turn
the higher the performance degradation. At 0.35V, a sleep
transistor with a normalized width below 0.1 results in
negative noise margin, which implies a low functional yield
for the manufactured chips.

As shown in Fig. 3(a), it thus raises the minimum Vdd to
achieve 99.9% (3σ ) yields in both timing and functionality
constraints. Although a narrow sleep transistor is desirable
for maximizing the leakage savings in sleep mode, its impact
on the minimum Vdd is high. A sleep transistor with a
normalized width of 0.01 (as compared to the sum of
NMOS width stacks in the benchmark multiplier) raises the
functional limit from 0.24 to 0.42V to ensure positive 3σ
NMs. It also increases the 1MHz speed limit from 0.4V
to 0.48V. The consequence of this higher limit on Vdd is
an increase of active-mode energy, as shown in Fig. 3(b).
In particular, an Emin penalty up to 60% is observed for a
normalized sleep transistor width of 0.01.

This shows that not only delay degradation has to be
investigated when engineering the sleep transistor. Indeed
to preserve robustness, special care has also to be taken
to avoid ruining noise margins, which are very low in
nanometer subthreshold circuits even without power gating.
A Vdd increase can fix the robustness issue but only at the
expense of energy penalty in active mode.

B. Sleep-mode power and total energy

The leakage in sleep mode is strongly mitigated by the
power gating but it is not equal to zero. Fig. 4 shows the
leakage current Ileak of the benchmark multiplier in sleep
mode vs. the width of the sleep transistor, when the circuit
is operated at the Vmin voltage of the minimum-energy point.
As expected, a narrow sleep transistor saves more leakage
in sleep mode. However, below a certain width, the leakage
current is no longer reduced. It comes from the increase in
Vmin, which in turn increases Ileak through the DIBL effect.
In this figure, the Emin level is also plotted to highlight that
sizing the sleep transistor results from a trade-off between
sleep-mode leakage saving and active-mode energy penalty.

1485

(b) Impact de la largeur du transistor de power
gating sur les délais et les marges de bruits ([36]).
La largeur du transistor est normalisée par rap-
port à la somme des largeurs des NMOS présents
dans le circuit.

Figure 2.25: power gating.

Au delà de la largeur du transistor de power gating, d’autres paramètres jouent un rôle important
dans le dimensionnement. Citons les principaux : le VT , la longueur de grille ou la tension de grille
([36]). Un transistor à haut VT offrira un meilleur Kleak mais dégradera davantage Kdelay et KNM par
rapport à un transistor de VT standard.

Un transistor dont la longueur de grille a été agrandie possèdera une pente sous-seuil plus raide (car
il est moins sensible au charge sharing) et donc un rapport ION/IOFF plus élevé. Il coupera mieux le
courant de fuite qu’un transistor plus court. De la même façon, le DIBL diminue avec l’augmentation
de la longueur de grille car la proportion de zone de déplétion contrôlée par la grille augmente. La
diminution du DIBL joue un rôle important lorsque le circuit est éteint car le transistor est alors
soumis à un VDS important. Un faible DIBL limite l’augmentation du IOFF causée par ce VDS .

Pour finir, l’augmentation de la tension de grille du transistor permet de diminuer la résistance en
mode actif, ce qui améliore Kdelay et KNM . Ces trois effets sont illustrés dans la figure 2.26.
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TABLE I

COMPARISON OF LEAKAGE REDUCTION TECHNIQUES

Sleep-mode Vdd fclk Eact Psleep
technique [V ] [kHz] norm. reduct.

No sleep mode @Vmin 0.351 348 1.00 -
Dyn. RBB (VBB =−0.6V ) @Vmin 0.351 348 1.00 9.6×
Conv. PG (W = 0.1×) @ iso-delay 0.380 348 1.17 130×
Conv. PG (W = 0.1×) @ iso-NM 0.417 915 1.19 105×
Opt. PG (W = 0.05×) @ iso-NM 0.372 444 1.08 108×
Opt. PG (W = 0.01×) @ iso-NM 0.407 680 1.18 168×

V. DISCUSSION

Let us finally use previous observations to carry out a
comparison of power gating for nanometer subthreshold
circuits under robustness constraint with another sleep-mode
technique: dynamic reverse body-biasing (RBB). Notice that
we limit the available RBB voltage to −0.6V . Indeed,
generating both −1V (for NMOS) and Vdd +1V (for PMOS)
as bias voltages would be a fanciful target in an ultra-low-
power 0.35V subthreshold circuit.

Table I summarizes the Spice simulation results for the
benchmark multiplier with dynamic RBB and power gating
for the conventional (high-Vt , Lg = 40nm) and the optimum
(std-Vt , Lg = 80nm) sleep transistor. First, dynamic RBB is
capable of reducing Psleep by almost a factor 10× without any
impact on active mode (Eact = Emin). Power gating requires
an increase in Vdd to achieve the same delay as the non-gated
circuit operating at Vmin with 17% Eact penalty. Moreover, to
ensure circuit robustness we have to further increase Vdd to
achieve the same NM as the non-gated circuit. This slightly
deteriorates Eact but more importantly it limits the Psleep
reduction to a factor 100×. When using the optimum sleep
transistor, we can downsize its width to achieve comparable
Psleep. Thanks to a lower impact on the NM, Vdd can also
be lowered, thereby limiting the impact on Eact below 10%.
Alternatively, we can further downsize its width to achieve
a 60% higher Psleep reduction (a factor close to 170×) with
18% Eact penalty. The optimum sleep transistor thus brings
a better Psleep vs. Eact trade-off in all conditions.

VI. CONCLUSION

Power-gating technique was shown in [4] to increase
delay and active-mode energy of subthreshold circuits. In
this paper, we showed that power-gating technique also

threatens the robustness of nanometer subthreshold circuits
when using undersized conventional sleep transistor. Indeed,
the associated series resistance reduces the noise margins of
the logic gates, which degrades the functional yield of the
circuit. This requires an increase in Vdd to keep robustness
under control, which leads to an energy penalty in active
mode up to 60% for an undersized sleep transistor.

We then proposed a robustness-aware framework for sizing
and engineering the sleep transistor in order to maximize
sleep-mode leakage savings, while preserving both functional
and timing yields. As compared to a conventional sleep
transistor at iso-noise-margins, we show that a std-Vt long-
channel MOSFET can be used as a sleep transistor in order to
either increase leakage power savings by 60% or reduce the
active-mode energy penalty by half. We finally report that,
for nanometer subthreshold circuits, the leakage reduction
achievable with power gating is around 170×, while dynamic
reverse body biasing is only capable of 10× reduction.
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Figure 2.26: A gauche : évolution de Kdelay pour différentes largeurs de power gating. A droite :
évolution de KNM pour différentes largeurs de power gating. On constate que le transistor de VT
standard dont la grille est allongée, est le plus performant. De plus, on constate que l’augmentation de
la tension de grille permet de ramener Kdelay et KNM à des valeurs raisonnables tout en profitant d’un
Kleak bas ([36]).

2.2.6 Multi-Vt, Multi-process flavors

Certaines technologies avancées offrent la possibilité de faire varier certains paramètres des MOS.
En plus de la longueur de grille, on peut alors modifier la tension de seuil ou l’épaisseur d’oxyde. La
variation de ces paramètres permet au concepteur d’ajuster le plus précisément possible le compromis
vitesse/consommation pour les différents blocs du système ; ce qui peut se révéler crucial lors de la
conception de circuits ULP. Pour savoir comment répartir les différentes versions des MOS sur le
design, il faut savoir comment ces paramètres influencent les performances des transistors.

L’influence de Lg, VT et tOX est caractérisée, entre autre, par trois facteurs de mérites importants :
la pente sous-seuil S, le DIBL et le produit CLS2. Ce dernier facteur tient en compte l’évolution de
S en même temps que celle de la capacité de charge CL. Il s’agit là d’une expression du compromis
vitesse/consommation. L’étude de l’évolution de ce facteur de mérite et de son influence sur l’énergie
consommée dépasse le cadre de ce travail et peut être trouvée dans [32].

Lg : Si Lg augmente, le phénomène de charge sharing est moins important, la capacité de déplétion
diminue car la charge de déplétion contrôlée par la grille augmente, ce qui provoque une diminution de
la pente sous-seuil. Si S diminue, le rapport ION/IOFF augmente (cf. Fig. 2.21). L’augmentation de Lg
a donc un effet positif sur S. Si Lg augmente, la capacité CL augmente. L’augmentation de Lg a donc
un effet négatif sur CL. Si Lg augmente, le DIBL diminue car le pourcentage de la zone de déplétion
contrôlée par la tension VDS diminue. L’augmentation de Lg a donc un effet positif sur le DIBL.

VT : La variation de VT se fait au travers d’une variation du dopage du canal NA. Si VT diminue,
NA diminue, donc la profondeur de la zone de déplétion xd augmente. La capacité de déplétion diminue
car CD = εSI/xd, ce qui provoque une baisse de S (cf. Equation 2.9). La diminution de VT a donc un
effet positif sur S. Et comme CL ne varie pas avec VT , la vitesse ne varie pas. La hausse de xd causée
par la baisse du dopage augmente la proportion de charge de déplétions contrôlées par la tension VDS ,
ce qui augmente de DIBL. La baisse de VT a donc un effet négatif sur le DIBL.

tOX : La diminution de tOX provoque une hausse de la capacité de grille COX = εOX/tOX , ce
qui provoque une amélioration de la pente sous-seuil. La diminution de tOX a donc un effet positif
sur S. En contrepartie, la hausse de COX entraine une hausse de CL et donc une pénalité en vitesse.
La diminution de tOX entraine un meilleur contrôle de la grille sur la zone de déplétion, ce qui limite
le contrôle de VDS sur la charge de déplétion. L’augmentation de tOX a donc un effet positif sur le
DIBL. Il faut également remarquer que la baisse de tOX entraine une baisse de VT si le dopage du
canal est maintenu constant. Les effets décrits pour une variation de VT interviennent donc également
même si c’est la variation de tOX qui domine.

La technologie 65nm de STMicroelectronics utilisée dans ce travail propose trois catégories de VT
(Low, Standard, High) et deux catégories de tOX (LP pour un oxyde épais et GP pour un oxyde fin).
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Un transistor LP possède un VT plus élevée qu’un GP . Le délai d’un circuit LP sera donc supérieur
à celui d’un circuit GP pour un même VDD. La référence [32] illustre cette différence (cf. Fig. 2.27)
sur un multiplieur. On constate que la séparation entre la zone limitée par la contrainte de robustesse
(R3, similaire pour GP et LP ) et la zone limitée par la contrainte de vitesse (R2) se déplace. L’impact
des VT est également illustré. Les points d’énergie minimum pour les deux configurations ne sont donc
pas situés aux mêmes fréquences. La technologie LP semble ainsi destinée aux applications à faible
débit pour lesquelles elle permet d’atteindre des performances énergétiques largement supérieures par
rapport à la situation GP .98 DESIGN CHOICES FOR PRACTICAL ENERGY MINIMIZATION IN NANOMETER SUBTHRESHOLD CIRCUITS
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technology). The LP flavor shifts the practical energy curve to lower target application
throughputs. Consequently, for the throughput range of ULP applications (≈ 10 k-
10 MOp/s), LP flavor features lower practical energy per operation.

in order to ensure that comparison results are significant. In this case, the dif-
ference in throughput-limited minimum Vdd is high and can thus be regarded
as significant whereas the difference in robustness-limited minimum Vdd is too
small to be regarded as significant.

Corresponding practical energy per operation Eop is plotted in Fig. 4.3 (b).
The lower I0 of LP flavor implies a shift of the Eop curve to lower throughputs.
Thanks to its lower minimum Vdd in R1 region, GP flavor features lower practical
Eop for fixed throughputs higher than 8 MOp/s, where dynamic energy compo-
nent dominates, as the switched capacitance is roughly equivalent between GP
and LP flavors. Nevertheless, Eop in GP flavor dramatically increases for lower

Figure 2.27: En haut : comparaison de l’évolution du VDD minimum en fonction de fclk en LP et GP .
En bas : comparaison de l’évolution de l’énergie par opération en fonction de fclk en LP et GP [32].

2.3 FPGA à faible consommation

La réduction de la puissance consommée par un FPGA demande une attention particulière lors de
chaque étape de la conception et de l’utilisation. Différentes recherches ont étudié ces différentes étapes.
Citons :

– La référence [20] étudie comment choisir les paramètres haut-niveau de l’architecture du FPGA
pour limiter la puissance dynamique et la puissance statique (cf. Section 3.2.2.3).

– Les références [40] et [39] proposent de répartir deux VDD différents sur la structure. Chaque tuile
peut alors être alimentée avec un VDD élevé, bas ou peut être éteinte suivant la configuration.
Cette technique est associée à une modification des algorithmes de placement et routage pour
répartir de manière optimale le nombre de blocs à haut VDD et donc à haute vitesse.

– La référence [39] proposent une architecture comprenant deux VDD et deux VT . Les parties du
FPGA qui ne doivent pas effectuer de transitions rapides (blocs de configurations) sont implé-
mentées avec un VT élevé pour réduire les courants de fuite tandis que les parties contraintes en
vitesse sont implémentées avec un VT faible. La répartition des blocs de VDD élevé et faible est
fixée à travers la structure et c’est à l’algorithme de placement à répartir les portions de circuit
demandant de hautes performances sur les blocs rapides. Cette technique impose une pression
supplémentaire sur l’algorithme de placement et de routage.

Pour bénéficier de la réduction de consommation atteinte par les circuits ULV, la référence [41]
explore la possibilité de diminuer la tension d’alimentation d’un FPGA COTS tout en contrôlant la
chute de ses performances. Les auteurs déterminent ainsi que la réduction de la tension d’alimentation
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de 1.2V à ∼= 500mV permet une réduction d’un facteur 10 de la puissance consommée (cf. Fig. 2.28).
Les auteurs signalent également que les tensions, auxquelles ils ont soumis le FPGA, sont limitées par
les mécanismes internes au FPGA utilisé qui efface la configuration en dessous d’une tension minimale
en effectuant un reset de la structure. Ceci laisse à penser que la tension d’alimentation d’une structure
custom pourrait être encore abaissée.

Exploring the Opportunity of Operating a COTS FPGA at 0.5V

François Botman, David Bol, Cédric Hocquet, Jean-Didier Legat
ICTEAM Institute, Université catholique de Louvain, Louvain-la-Neuve, Belgium.

{francois.botman,david.bol,cedric.hocquet,jean-didier.legat}@uclouvain.be

As processor technologies evolve, and as embedded systems pro-
liferate, the power consumption of these devices is becoming a major
concern. This is particularly significant for Field-Programmable Gate
Arrays (FPGAs), since by their very design a lot of power is lost in
interconnections and routing. One approach to reducing the power
consumption consists of limiting the supply voltage to sub-threshold
values. While attempts are being made to design novel FPGAs
specifically aimed at operating in sub-threshold regimes [1], the
question of how well commercial off-the-shelf (COTS), unmodified
FPGAs operate under low operating voltages must be addressed.

Using a commercial development board sporting a 90nm Xilinx
Spartan3, the effects of low voltages on the FPGA’s overall operation
are investigated. The four different voltage supplies (the core voltage
VINT = 1.2 V, peripheral voltage VAUX = 2.5 V, I/O ring voltage VIO

= 1.2 V, and board voltage VCC = 3.3 V) are controlled externally.
The device is configured with designs testing the slice’s flip-flop
resilience, the interconnections, IOs, logic, and block ram. The
minimum VINT ensuring correct operation of all these designs is
determined experimentally. It is found that lowering VIO has little
impact on the minimum core voltage, provided the difference is not
too great, to avoid excessive stress at the core/IO interface. Roughly
0.6 V is required on VIO to observe proper functionality. VAUX can
be reduced to 1.02 V. Under these conditions, VINT can be reduced
to 0.5025 V, on the brink of the subthreshold regime. The FPGA
can be programmed at only VINT = 0.6 V, VAUX = 1.3 V, and VIO =
0.6 V, but this causes the ‘done’ bit of the FPGA to remain active,
indicating that although the device is operating, all the configuration
steps have not necessarily been completed.

Since the minimum VINT does not depend on the implemented
design, that the failure is irreversible, and since the latter affects all
independent circuits within the FPGA simultaneously, it is thought
that the configuration is actively cleared at this voltage, most likely by
the Power-On-Reset (POR). This activates before any genuine logic
failure, and is therefore the limiting factor in this FPGA (Fig. 1). It
is also observed that the critical core voltage, defined by the POR,
is reduced at higher temperatures, yielding a minimum core voltage
of 468 mV at 60�C. The reduction in static power, PSTAT, brought
on by lowering VINT, increases at high temperatures, where leakage
currents are more important. Overall, the energy per cycle of a ring
oscillator is reduced by a factor 2.8 from 1.2 V to 0.55 V, at the
cost of a 4.8⇥ speed reduction (Fig. 2).

We successfully implemented an AES coprocessor in the FPGA
under test, and operated it at the minimum VINT defined by the POR,
and compared its operating power to that of a dedicated, ultra-low
voltage (ULV) ASIC [2] (Fig. 3). While the FPGA cannot match
the performance of the ASIC, reducing the FPGA’s operating voltage
provides a cost-effective way of reducing the power consumption of
the implemented design.

1. B. Calhoun et al., “Flexible Circuits and Architectures for Ultra-low Power,” Proc.
IEEE, pp.267-282, 2010.
2. C. Hocquet et al., “Harvesting the potential of nano-CMOS for lightweight cryptog-
raphy: an ultra-low-voltage 65 nm AES coprocessor for passive RFID tags” in Springer
J. of Cryptography, pp. 79-86, 2011.
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Figure 2.28: Comparaison de la puissance consommée par un coprocesseur AES sur 8 bits implémentés
sur un Spartan3 de Xilinx opéré à sa tension nominale VNOM ou à sa tension de Power-On-Reset VPOR
ainsi qu’un ASIC ULV [41].

La réduction de la tension d’alimentation du FPGA exacerbe la sensibilité aux variabilités de process.
Lorsque des technologies avancées sont utilisées, l’éloignement des corners combinés à une utilisation
dans le domaine ULV imposera au concepteur du FPGA un sizing pessimiste et une tension VDD
relevée par rapport aux simulations typiques. A plus haut niveau, comme il n’y a pas de moyen de
savoir si le chemin critique d’un circuit synthétisé ne contiendra aucun transistors lents, le concep-
teur devra accepter une fréquence d’opération supérieure par sécurité. Contrairement aux ASICs, la
reconfigurabilité des FPGAs permet de compenser ces effets en évitant l’utilisation de ressources lentes
pour l’implémentation des chemins critiques. Un placement & routage attentif au délai des différents
éléments permettrait également d’éviter les sections défectueuses du FPGA. La référence [49] indique
cependant que 3 questions subsistent :

– Comment extraire les informations de délai pour chaque élément de la structure ?
– Comment utiliser ces informations de délai pour optimiser le routage ?
– Quel est le bénéfice potentiel de ce type de routage ?

Les 2 premières questions restent des questions ouvertes bien que certains résultats partiels existent.
Ainsi, il existe des méthodes qui permettent de mesurer le délai combiné de 5 à 7 LUTs chainées
en synthétisant des ring oscillators sur le FPGA. Il n’existe cependant pas de méthode permettant
de mesurer rapidement, précisément et séparément le délai de chaque LUT. La référence [49] répond
partiellement à la troisième question en évaluant le gain potentiel d’une connaissance parfaite des délais
dans la structure. Les auteurs indiquent qu’un tel routage permet une réduction de 1.5× du délai moyen
sur le benchmark MCNC.

Dans l’industrie, Actel propose des familles de FPGAs à faible consommation (IGLOO [42] et
ProASIC 3L [43]) qui implémentent différents modes de fonctionnement. Ces FPGAs peuvent ainsi être
opérés en 4 modes différents : ON, Static, Idle et Flash*Freeze.

Ces techniques permettent de réduire avec plus ou moins de succès la consommation des FPGAs.
Cependant, la réduction de puissance ne permet pas de ramener la consommation dans le domaine des
circuits ULP intégrables dans le budget de puissance d’un EAS. Toutes les structures opérant à des
tensions d’alimentation supérieure ou égale à 1V présenteront systématiquement une consommation
dynamique largement supérieure aux exigences des EAS.

Page 35 de 93



CHAPITRE 2. ETAT DE L’ART

2.4 eFPGA
La conception de SoCs complexes peut généralement bénéficier de l’intégration d’un certain degré

de flexibilité. Cette flexibilité peut servir à couvrir plusieurs petites niches industrielles avec un seul
design amortissant ainsi les coûts de développement. La possibilité de modifier le SoC après fabrication
permet également de réduire le temps d’arrivée du système sur le marché ("time-to-market"). Elle est
généralement apportée sous forme de reconfigurabilité software par l’addition de microprocesseurs. La
généralité de ceux-ci implique un handicap considérable en termes de surface, de vitesse et de puissance
par rapport à l’ajout d’un coprocesseur ASIC. L’embarquement de FPGAs se situe entre l’ASIC et le
CPU offrant un compromis intéressant.

L’architecture des blocs FPGAs à embarquer (eFPGAs) est soumise aux mêmes compromis que
celle des FPGAs standards (cf. Section 3).

Les eFPGAs à embarquer dans des SoCs doivent pouvoir être synthétisé par le concepteur du SoC
pour qu’il puisse adapter la taille et d’autres paramètres, si possible, à ses besoins. Cette souplesse lors
de la création layout est un défi technologique.

La référence [44] propose une méthode de conception de eFPGAs basée sur l’utilisation d’un Flow
ASIC traditionnel. Le but étant de laisser la possibilité au connecteur du SoC de choisir la taille de la
structure à embarquer. Il peut alors synthétiser le eFPGA le plus adapté aux besoins du projet sans
avoir à insérer une IP de taille fixe qui serait sur- ou sous-dimensionnée. Cette flexibilité handicape
cependant la surface car la structure est moins dense qu’un eFPGA conçu sur un Flow custom. Les
autres facteurs de mérite (vitesse et consommation) suivent eux aussi cette tendance agrandissant ainsi
l’écart entre l’implémentation d’un coprocesseur sur l’eFPGA et l’implémentation ASIC. Pour éviter
une grande pénalité lors du passage au Flow ASIC traditionnel, les auteurs implémentent séparément
des tactical cells en full custom. Il s’agit de blocs dont dont le délai représente une grande portion
du délai sur le chemin critique moyen tels que les LUT, les Flip-Flop de configurations ou certains
multiplexeurs de routage. C’est donc sur ces blocs que le gain d’une implémentation full custom sera
le plus grand.

La référence [45] propose également un Flow pour automatiser le layout de ces structures sans utiliser
un Flow ASIC semi-custom. Ils utilisent des macro-blocs paramétrisables auxquels le concepteur fournit
les paramètres des CLBs et des SB (I, N, K, topologie du SB, W).

Au niveau de l’industrie, Menta propose deux types d’IP intégrable dans un SoC. L’eFPGA Core-
S est synthétisable par leur environnement de conception eFPGA Creator [46]. Le concepteur a la
possibilité de paramétriser ses tuiles et d’ajouter des macrocells tels que des multiplieurs ou de la
mémoire selon les perspectives d’utilisation du SoC. L’eFPGA Core-H est une macrocell paramétrisable
par les services de conception de Menta. Il s’agit de la seule entreprise proposant des outils de création
et de conception de logique programmable à ses clients. Pour atteindre une plus grande part du marché
de la conception de SoC, la seconde version des eFPGA Core ne se base plus sur un design flow custom
mais sur une librairie de cellules standards et sur un Flow automatisé sacrifiant ainsi une partie des
performances atteintes.

Microchip a ajouté dans certains microcontroleurs des Configurable Logic Cell (CLC, [47]). Il s’agit
de petites cellules de 16 entrées qui contiennent 8 blocs configurables de 4 entrées. Ces blocs peuvent être
programmés pour effectuer un nombre restreint de fonctions combinatoires (AND, NAND, AND-OR,
AND-OR-INVERT, OR-XOR et OR-XNOR) ainsi que 4 sortes de latches (S-R, D-clocked avec Set et
Reset, D-transparent avec Set et Reset et J-K-clocked avec reset). Ces blocs ont donc une capacité de
synthèse limitée. Le nombre de modules CLC dépend du dispositif. On peut, par exemple, en trouver
4 pour un petit microcontrolleur de 8 bits.
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3.3.4 Segments bidirectionnelsmulti-driver et segments unidirectionnels single-driver :

comparaison . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54

Ce chapitre décrit l’analyse de l’impact des différents paramètres haut-niveau de l’archi-
tecture ainsi que de la topologie du FPGA sur la puissance consommée et sur la vitesse.
Dans un premier temps, chaque étape du CAD Flow utilisé tout au long de l’optimisa-
tion est décrite et analysée. Le problème d’optimisation est ensuite énoncé et l’impact de
chaque paramètre du CLB est modélisé. Une démarche semblable est ensuite réalisée pour
la topologie de la structure de routage et ses paramètres.
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3.1 CAD Flow : analyse

La structure du CAD Flow utilisé dans ce travail lors de l’optimisation de l’architecture est identique
à ce qui a été présenté dans la Section 2.1.3. Cette section comprend une description des différents
software utilisés.

3.1.1 Synthèse et optimisation logique

La première étape en partant d’un fichier verilog est de le convertir en une netlist composée d’un
réseau (séquentiel ou combinatoire) de fonctions logiques. Le format couramment utilisé pour l’importa-
tion/exportation de netlist est le BLIF (Berkley Logic Interchange Format [55]). Les fonctions logiques
sont décrites par des LUTs de taille variable et par des registres.

Les netlists passent par une étape d’optimisation logique. Différents softwares permettent de réa-
liser cette optimisation (SIS et ABC développés à l’université de Berkley par exemple [52] [54]). Ces
algorithmes transcrivent la netlist en graphe orienté acyclique (DAG). Les noeuds de ce réseau booléen
représentent les signaux intermédiaires du circuit ainsi que la fonction booléenne qui les caractérisent.
Les arêtes représentent les entrées de la fonction booléenne vers laquelle elles pointent. La Figure 3.1
(a) présente un exemple simple de traduction de netlist.

Une série d’opérations permett alors d’optimiser le circuit. Citons :

– Simplification du nombre de noeuds : le but est d’obtenir une représentation logique comprenant le
minimum d’arêtes (les arêtes sont appelées literals) et de noeuds intermédiaires tout en préservant
la fonctionnalité.

– Technology mapping : le but est d’utiliser les portes logiques définies dans une librairie pour
représenter les fonctions de tailles arbitraires issues du graphe booléen. Différentes optimisations
permettent de limiter la surface et le délai par exemple, en évaluant le fanout sur les différents
chemins.

– Restructuration : le but est de réduire le délai du circuit une fois que le réseau est décomposé en
portes simples (NAND à 2 entrées et inverseurs) en réduisant la profondeur logique du chemin
critique. Pour réaliser cela, l’algorithme groupe certaines sections du chemin critique et tente
de les resynthétiser en utilisant moins de portes de la librairie. Cette étape peut également être
réalisée indépendamment des librairies.

– Retiming : Le but est de déplacer les registres à travers le réseau. Il est possible de minimiser le
nombre de registres mais généralement, cette étape sert à réduire le délai sur le chemin critique.
Cette étape est souvent couplée à une étape de restructuration. De cette facon, combiner le re-
timing qui répartit la logique combinatoire entre les registres et la restructuration qui optimise
chaque sous-réseau combinatoire permet d’exploiter les interactions entre les réseaux combina-
toires séparés par les registres.

La description détaillée de ces algorithmes dépasse le cadre de ce travail. Cependant, les performances
de l’étape d’optimisation logique ont été évaluées pour justifier la pertinence de l’intégration dans le
CAD Flow.

Pour se faire, les 20 plus grands circuits du benchmark MCNC ont été traités par SIS (restructuration
et retiming) [52]. La Figure 3.1 (b) montre le pourcentage de réduction de la période d’horloge ainsi que
le pourcentage de réduction de literals. La réduction du nombre de literals est cruciale. En effet, ils sont
définis comme les variables qui apparaissent dans les fonctions logiques à chaque noeud du réseau. Leur
nombre est donc fortement corrélé au nombre de paires de transistors qui apparaitront dans les portes
logiques implémentées en CMOS. Dans un FPGA, l’interprétation n’est pas aussi directe mais il est
évident que la réduction du nombre de literals implique une réduction du nombre de BLEs nécessaires.

La Figure 3.1 (b) montre que l’étape d’optimisation permet de réduire en moyenne de 10% le nombre
de literals du réseau mais les disparités entre les circuits sont grandes. La réduction de la période
d’horloge moyenne atteint 21% au prix d’une augmentation conséquente du nombre de registres.
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(a) Exemple de traduction d’une netlist en réseau boo-
léen. Les PI et PO indiquent les entrées et sorties du
circuit.
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(b) Résultats d’optimisation d’une série de circuits de
MCNC.

Figure 3.1: SIS : principe de fonctionnement et résultats.

3.1.2 Mapping technologique

L’étape suivante du CAD Flow consiste, à traduire la netlist comprenant des fonctions booléennes
de taille variable en une netlist composée de LUTs de taille K ou inférieure. Il existe différentes manières
de réaliser cette répartition suivant l’objectif. Il est possible de cibler la minimisation du nombre de
LUTs nécéssaires, la minimisation du délai sur le chemin critique ou encore la facilité qu’aura la suite
du CAD à router la netlist [50].

Différents softwares permettent de réaliser ce mapping. Citons ABC [54], FlowMap [50], Quartus
[51]. Ils opèrent, comme les algorithmes d’optimisation, en transformant la netlist en DAG. Ils définissent
alors un cône de taille K sur un noeud x (K-feasible cone) comme un sous-graphe constitué du noeud
x et de tous les noeuds qui sont reliés par un chemin direct aboutissant à x tels que :

– Le nombre d’entrées du sous-graphe est inférieur ou égal à K.
– Tous les chemins reliant un noeud du sous-graphe à x sont entièrement compris dans le sous-
graphe.

Il est évident qu’un tel sous-graphe peut être implémenté dans une LUT de taille K par définition
de celle-ci. Le mapping consiste donc à réduire le réseau booléen en un réseau de cônes de taille K.

La Figure 3.2 illustre le résultat du mapping technologique sur de petites portions de code .blif. On
y constate la séparation des portes complexes en LUT de 4 entrées.

3.1.3 Groupement des LUTs et des DFF en CLB

Cette étape convertit la netlist de LUTs de taille K et de registres en une netlist de blocs logiques.
Pour cela, une série d’informations concernant l’architecture des CLBs doit être fournie :

– Taille des LUTs : K
– Nombre de BLEs par grappe : N
– Nombre d’entrées par grappe : I
– Nombres de clocks différentes par grappe
– Possibilité de contrôler chaque pin de sortie par n’importe quelle sortie de BLE (multiplexage des
sorties)

Les trois premières informations sont indispensables.
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.names&n61&n62&n63&n64&n60&
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F0F1&0&

Figure 3.2: Exemple demapping technologique. L’algorithme ne modifie ni les registres ni les blackboxes
(ici, un multiplieur) et sépare les fonctions booléennes en LUT de taille 4.

Le logiciel T-VPACK, intégré dans le logiciel de placement et routage VPR [17], qui réalise cette
étape permet également de grouper les LUTs en optimisant le délai dans le circuit. Pour cela, l’utilisateur
doit fournir une estimation du rapport des délais inter-CLB sur intra-CLB. Il est également possible
d’optimiser le groupement par rapport au nombre de connexions inter-CLB au lieu du délai. Le logiciel
maximise alors le partage de pins d’entrée des grappes et tente de grouper les BLEs chainés dans une
même grappe.

3.1.4 Placement et routage

Le placement et routage d’une netlist groupée sur une architecture de FPGA est l’étape clef du
CAD Flow. Si l’architecture est non-standard comme l’architecture développée dans les Sections 3.2 et
2.1.2, le logiciel libre VPR [17] est le logiciel de placement et routage le plus répandu.

L’architecture est convertie en un graphe regroupant les ressources de routage qu’elle offre. Les
différentes pins des CLBs et les segments de routage inter-CLBs forment les noeuds du graphe et les
arêtes représentent une connexion possible entre ces éléments.

La Figure 3.3 illustre ce graphe de ressources de routage pour une tuile de FPGA simplifiée.

Le placement est réalisé par un algorithme de recuit simulé dont la fonction de coût est définie par
[56] :

Cost =
Nnets∑
n=1

q(n)
{

bbx(n)
Cav,x(n)

+
bby(n)
Cav,y(n)

}
(3.1)

avec :
– q(n), un facteur de compensation pour tenir empiriquement en compte le fait que les segments
transportant un même signal peuvent être groupés, partageant ainsi le coût dû à l’éloignement.

– bbx(n) et bby(n), la distance entre les deux extrémités de la connexion n.
– Cav,x(n) et Cav,y(n), la capacité moyenne des canaux de routage (en terme de segment).
VPR offre la possibilité de cibler le placement qui minimise la longueur totale de segment utilisée

ou bien le placement qui minimise conjointement la longueur de segment et une évaluation grossière du
délai sur le chemin critique (avant routage).

La Figure 3.4 illustre le résultat de cette étape de placement. Il s’agit d’illustrations réalisées par
l’interface graphique du complément au logiciel VPR (VPR2ELDO) développé dans la
Section 5.2 qui permet d’interpréter les formats de sortie de VPR.

Après cette étape de placement, VPR doit implémenter chaque connexion de la netlist sur le graphe
des ressources de routage. Pour cela, le logiciel implémente un algorithme de recherche de chemin basé
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W5# W6# W7# W8#

PI2# PI1#

PO1# PO2#

Rou9ng#Resource#Graph#

Figure 3.3: Exemple de conversion de l’architecture du FPGA en graphe de ressource de routage.
Les noeuds notés P correspondent aux pins du CLB et les noeuds W correspondent aux segments de
routage. Les arêtes reliant les noeuds W correspondent aux connections potentielles entre segments dans
le Switch Block alors que les arêtes reliant les noeuds P aux noeuds W correspondent aux connections
potentielles entre segments et pins dans les Connection Blocks.
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(a) Placement d’une ALU sur 3 bits.
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(b) Placement d’un multiplieur sur 16 bits.

Figure 3.4: Exemple de placement des CLBs sur une structure. En bleu, les pads d’entrée/sortie, en
vert, les SBs, en gris les CBs et en rouge les CLBs.

sur un algorithme de Dijkstra. Le routeur commence par router toutes les connexions sur le graphe
sans se préoccuper du nombre fini de segments par canal de routage. Il suffit pour cela d’augmenter le
nombre de noeuds W de la Figure 3.3. Chaque itération consiste ensuite à retirer les connexions qui
passent par les canaux surchargés pour les re-router en minimisant une fonction de coût. Le coût de
routage d’une connexion correspond à la somme des coûts d’utilisation de chaque ressource de routage.
Le coût d’utilisation d’une ressource de routage dépend de sa sur-utilisation à l’itération en question et
aux itérations précédentes. En augmentant à chaque itération le coût lié à la sur-utilisation des canaux,
on peut forcer les connexions qui possèdent des routages alternatifs à être re-router. Les connexions qui
restent sont donc les connexions critiques qui n’ont pas de routage alternatif (ou qui ont un routage
alternatif très long donc très peu performant) [56].

Pour réaliser un placement et routage d’une netlist, il faut décrire avec précision l’architecture de
FPGA utilisée et ses performances en densité et en vitesse. VPR utilise un format spécifique décrivant
cette architecture. Il faut ainsi fournir tous les éléments décrits dans la Table 3.1 [17].
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(a) Routage d’une ALU sur 3 bits.
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(b) Routage d’un multiplieur sur 16 bits.

Figure 3.5: Exemple de routage des connexions sur une structure.

Table 3.1: Liste et description des éléments caractérisant une architecture.

Surface Architecture délais
surface approximative d’un CLB distribution de longueur des segments capacité d’entrée d’un

CLB vue d’un segment de routage
surface des MOS constituant les MUX Fc,in délai d’un segment vers

une pin d’entrée d’un CLB
surface d’un buffer/multiplexeur Fc,out délai de sortie BLE vers sortie CLB

unité : surface de MOS de taille minimale
agencement des pins du délai d’entrée CLB vers entrée BLE
CLB sur son pourtour

description des segments (longueur, délai de sortie BLE vers
résistance, capacité, directionnalité) entrée BLE dans le même CLB

répartition des SBs et CBs délai combinatoire dans un BLE
type de switch de routage délai de l’entrée d’un BLE

(MUX ou buffer) au DFF + setup
délai Clok-to-Q

du DFF vers sortie BLE
délai des pads I/O

délai dans les switches de routage
Cin, Cout des switches

La Figure 3.5 illustre graphiquement le résultat de routage par VPR de deux circuits. Ces illustra-
tions ont été réalisées par VPR2ELDO développé dans le cadre de ce mémoire.

3.2 Choix des paramètres : K, N, I

Les performances d’un FPGA sont déterminées par un grand nombre de paramètres tant à haut
niveau qu’à bas niveau. Les interactions entre tous les paramètres de la structure rendent le problème
d’optimisation très complexe. Cette section présente une étude de ce problème ainsi que les solutions
proposées et mises en oeuvre dans ce travail.

3.2.1 Enoncé du problème d’optimisation

Objectifs : Les facteurs de mérite considérés pour ce projet sont la puissance consommée et la vitesse.
La minimisation de la surface ne fait pas partie des objectifs principaux pour laisser un degré de liberté
non contraint lors de la conception. De plus, l’objectif visé d’embarquer une structure reconfigurable
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compétitive avec les performances des ASICs dans un EAS impose des contraintes plus strictes sur la
vitesse et la puissance.

Degrés de liberté : La structure reconfigurable peut être divisée en deux secteurs qui interagissent :
la logique programmable (CLB, BLE) et le routage programmable (SB, CB, segments). A haut niveau,
les blocs de logique sont caractérisés par les paramètres N et K qui ont été introduits dans le Chapitre
2. Le routage est caractérisé par Fc,in, Fc,out, Fs ainsi que par la topologie des SBs et CBs. Le nombre
d’entrées des CLBs, I, est un paramètre influençant à la fois les performances du routage et des blocs
logiques.

Contraintes : Le nombre d’entrées des CLBs est contraint pour maintenir une bonne accessibilité des
LUTs. Les paramètres du routage et la topologie des SBs/CBs sont également contraints pour laisser
une bonne flexibilité et permettre un routage raisonnablement facile aux algorithmes décrits dans la
Section 3.1.

Problème : Le but de l’optimisation est de trouver le ou les couples (K,N) qui minimis(ent) une
fonction objectif f(·). Cette minimisation passe par l’étude de l’évolution du délai sur le chemin critique
D(K,N) et de la puissance statique et dynamique Ptot(K,N) avec K et N. La fonction objectif est fixée
par les exigences de l’application visée en termes de puissance et de vitesse qui indiquent l’importance
relative d’un facteur de mérite par rapport à l’autre : f(D,Ptot).

Hypothèses simplificatrices : Pour simplifier l’étude, les modèles D(K,N) et Ptot(K,N) seront
construits indépendamment des performances de l’implémentation bas-niveau. Ceci suppose que le
délai et la puissance évoluent de façon similaire avec K et N pour toutes les implémentations.

3.2.2 Solution proposée

Pour réduire le nombre de degrés de liberté du problème, les paramètres haut-niveau du routage
(Fc,in, Fc,out, Fs et topologie) ont été fixés à des valeurs raisonnables qui, selon la littérature (Section
2.1.2), permettent d’atteindre une bonne flexibilité. Fs est fixé à 3, Fc,in et Fc,out sont fixés à 1 et
les SBs sont en topologie disjointe. Ces paramètres garantissent une excellente flexibilité comparé aux
FPGAs commerciaux.

Etant donné que I est contraint par l’accessibilité des CLBs, la première étape est d’examiner
l’évolution de l’accessibilité avec K,N et I. Il faut ensuite établir un modèle de l’évolution du délai et
de la puissance consommée avec K et N.

3.2.2.1 Impact de K, N, I sur l’accessibilité

Comme la plupart des paramètres architecturaux des FPGAs, I est soumis à un compromis : si I est
trop petit, le routage local est simplifié mais certaines LUTs ne pourront pas être entièrement utilisées.
Si I est trop grand, le routage local augmente en complexité et l’accessibilité augmente puis sature. On
impose un taux d’occupation :

I t.q. #LUT par CLB ≥ 0.98×N (3.2)

En fonction de la connectivité du routage local, le nombre d’entrées nécessaires pour atteindre
98% d’occupation est inférieur à K × N ([13]). En effet, 3 phénomènes réduisent le nombre d’entrées
nécessaires :

1. Si l’algorithme de placement dispose les LUTs en série dans un seul CLB, la sortie d’une LUT
peut être bouclée sur l’entrée de la suivante par le routage local si celui-ci est suffisamment dense
(cf. Fig. 2.1 (c)).

2. Si deux LUTs partageant un ou plusieurs signaux d’entrée sont placées dans un CLB, elles peuvent
partager une même entrée.

3. Si une LUT n’est utilisée que partiellement, la demande en signaux d’entrée est réduite.
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Les recherches de [14] montrent que si la taille des LUTs vaut 4, un nombre d’entrées valant 2N + 2
permet d’atteindre en moyenne 98% d’occupation des grappes. La référence [13] étend ce résultat en
montrant que la relation :

I =
K

2
× (N + 1) (3.3)

permet d’estimer le besoin en entrées selon K et N.

Dans le cadre de ce mémoire, ces résultats ont été reproduits et analysés. Deux circuits appartenant
au benchmark utilisé par [13] et [15] (MCNC [18]) ont été synthétisés sur une architecture standard.
Celle-ci était composée de CLBs de taille 4 et de LUTs de taille 4 entourés par un routage unidirectionnel
dont les segments s’étendaient sur 1 CLB. Le nombre d’entrées est ensuite augmenté jusqu’à atteindre
un taux d’occupation des CLBs supérieurs à 98%. Les synthèses sont menées à l’aide du CAD Flow
détaillé dans la Section 2.1.3. Dans un premier temps, un circuit combinatoire a été synthétisé (apex4
comprenant 1262 BLEs pour K=4). Le second circuit synthétisé est un circuit séquentiel composé d’un
grand nombre de registres (s38417 comprenant 6406 BLEs pour K=4 et 1636 registres répartis dans
des BLEs dont la logique n’est pas toujours utilisée). Comme représenté à la Figure 3.6, le circuit
combinatoire est plus exigeant en terme de nombre d’entrées pour les CLBs car le circuit séquentiel
comprend un certain nombre de BLEs qui ne sont utilisés que pour leur registre et donc qui n’ont besoin
que d’une seule entrée. En effet, suivant l’architecture des grappes utilisées, le registre n’est accessible
qu’à travers la LUT qui ne sera que partiellement utilisée. Certains FPGAs commerciaux contournent
ce problème en plaçant un multiplexeur de contournement de la LUT qui permet à un certain nombre
d’entrées du bloc logique d’atteindre directement le registre [27].

La Figure 3.6 montre qu’il existe une bonne corrélation entre la loi empirique dressée dans [13] et
les résultats obtenus sur le circuit combinatoire du benchmark. La demande du circuit séquentiel en
entrées est, en revanche, surestimée par l’Equation 3.3 à cause du nombre de BLEs qui ne sont utilisés
que pour leur registre. L’utilisation de l’Equation 3.3 comme borne supérieure de la demande en entrées
pour garantir un taux de remplissage raisonnable semble donc être correcte et permet d’éliminer un des
trois degrés de liberté du problème d’optimisation.
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(a) Evolution du nombre d’entrées du CLB nécéssaire pour
maintenir le taux d’accessibilité cible de 98% pour un cir-
cuit combinatoire (APEX4).
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(b) Evolution du nombre d’entrées du CLB nécéssaire pour
maintenir le taux d’accessibilité cible de 98% pour un cir-
cuit séquentiel (S38417)

Figure 3.6: Etude de la relation entre le nombre d’entrées d’un CLB et la taille des LUTs. Lignes
continues : modèle d’accessibilité de l’Equation 3.3. Lignes pointillées : mesure de l’accessibilité après
groupement en CLB.
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3.2.2.2 Impact de K, N sur la vitesse

Pour établir l’évolution des performances en vitesse avec K et N, on étudie l’évolution du délai
moyen sur les chemins critiques d’une série de circuits de benchmarks. Il est très difficile de définir un
modèle de l’évolution de ce délai avec K et N car il est composé de deux types de contributions : le
délai intra-CLB et le délai inter-CLB.

Le délai intra-CLB est influencé par Fc,in×W , K, N et I comme l’indique la Figure 3.7. Chacun de
ces paramètres influence la taille des multiplexeurs et donc leurs délais. Ces délais dépendent également
des performances de l’implémentation qui sont inconnues au moment de la conception de l’architecture.

Le délai inter-CLB dépend de Fc,in, Fc,out, Fs, des topologies et des performances de l’implémen-
tation des switches. Cette composante du délai dépend également de W , la largeur des canaux de
communication qui doit être adaptée à la taille du FPGA. W est inconnu lors de la conception d’un
eFPGA dont la taille doit être modulable selon la quantité de logique à intégrer au SoC ainsi que selon
le budget de puissance disponible.

Au delà de ces dépendances, la répartition du délai total en délai intra- et inter-CLB sur le chemin
critique moyen est également influencée par ces paramètres.

Pour prendre une décision sur les degrés de liberté restants, il faut prendre des hypothèses simplifi-
catrices supplémentaires. On suppose que l’évolution des délais intra- et inter-CLB avec les paramètres
est faible par rapport à l’évolution de la répartition des types de délais sur le chemin critique. Cette
hypothèse est validée par la domination du délai de routage inter-CLB sur le délai intra-CLB que l’on
observe dans la littérature (cf. Section 2.1.4.2) ainsi que dans les résultats de cette étude (cf. Section
4.5). Cet écart implique que la variation de la répartition des types de délais avec les paramètres est
plus importante que la variation des délais en eux-mêmes. On va donc fixer les délais intra- et inter-CLB
à des valeurs raisonnables et on va mesurer l’évolution du délai moyen total sur le chemin critique avec
K et N.

La seule manière de lever l’inconnue liée à l’implémentation est de simuler l’évolution des délais
pour différentes valeurs des paramètres.

Figure 3.7: Mise en évidence des dépendances des délais intra-CLB envers K et N. En continu : chemins
dont le délai dépend de N, en pointillé : chemin dont le délai dépend de K.

Six circuits du benchmark MCNC (3 circuits séquentiels et 3 circuits combinatoires) ont été synthé-
tisés sur une architecture possédant un routage unidirectionnel et des SBs de topologie Wilton. K a été
varié de 2 à 7 et N de 2 à 10. La moyenne de leurs délais totaux intra- et inter-CLB est reprise sur la
Figure 3.8 (a).

On remarque que les délais totaux intra- et inter-CLB diminuent avec K, résultat de l’augmentation
de la capacité logique des LUTs qui provoque une diminution du nombre de LUTs sur le chemin critique
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et une réduction globale de la demande en ressource de routage. Le délai intra-CLB augmente si N
augmente car une partie des connexions auparavant réalisées sur le routage externe est alors intégrée
dans le routage interne provoquant une augmentation du délai total intra-CLB. Pour la même raison,
le délai inter-CLB diminue avec N.

La Figure 3.8 (b) présente l’évolution de la proportion de délai intra-CLB total dans le délai total
moyen. On constate que cette proportion n’évolue pas avec K. Ceci indique que l’augmentation de la
capacité logique des LUTs n’influence pas significativement la proportion de routage local par rapport
au routage global. Ceci est dû à la dominance du routage global sur le délai. Cette proportion augmente
fortement avec N illustrant le transfert du délai du routage global vers le routage local.

Remarque : L’augmentation de K et N provoque aussi une augmentation du délai dans les LUTs et
le routage local qui n’a pas été prise en compte dans ces mesures. La diminution du délai intra-CLB
est donc surestimée. Mais, étant donné que le délai des LUTs est linéairement proportionnel à K, les
tendances observées restent pertinentes. Le délai du routage local varie avec le nombre de multiplexeurs
sur un chemin le traversant qui évolue en d

√
N +K/2× (N + 1)e. L’évolution de la contribution du

routage local au délai intra-CLB est, elle aussi, monotone, ce qui valide les tendances.

En conclusion, au vu des simulations réalisées et en gardant à l’esprit les simplifications effectuées,
l’augmentation de K et N permet d’augmenter les performances en vitesse de la structure. Le modèle
empirique du délai moyen sur le chemin critique ne présente pas d’optimum selon K ou N.

3.2.2.3 Impact de K, N sur la puissance consommée

A. Modèle de consommation statique :

La puissance statique a été évaluée en mesurant le nombre de multiplexeurs 2 :1 nécessaire à l’im-
plémentation d’une tuile. L’évolution de ce nombre avec K et N permet d’obtenir une mesure de la
puissance statique en terme de puissance statique équivalente de multiplexeurs 2 :1.

Dans le CLB, on distingue trois contributions :

1. Routage local d’entrée : K×N × (I+N −1) car il est composé de K×N multiplexeurs de I+N
entrées.

2. Routage local de sortie : N × (N − 1) car il est composé de N multiplexeurs de N entrées.

3. BLE : N×
{

(K2 − 1) + PST AT,REG

PST AT,MUX

}
car il est composé de N multiplexeurs de K2 entrées (LUTs)

ainsi que de N registres.

Au niveau du routage global, on distingue deux contributions :

1. CB : I2 × (Fc,inW − 1) car il est composé de I/2 multiplexeurs de Fc,inW entrées.

2. SB : W2 × (Fs + N
2 − 1) car il est composé de W/2 multiplexeurs de Fs +N/2 entrées.

La puissance statique totale du FPGA selon ce modèle s’écrit donc :

Pstat,FPGA = DXDY × [KN(I +N − 1) +N(N − 1) +N

{
(K2 − 1) +

Pstat,reg
Pstat,mux

}
+
I

2
(Fc,inW − 1) + (Fs +

N

2
− 1)

W

2
] (3.4)

avec, DX et DY , les dimensions de la structure nécessaire pour implémenter le circuit ciblé. On suppose,
pour les comparaisons des architectures avec différents K et N, que la taille du FPGA est adaptable en
fonction de la taille minimale nécessaire à la synthèse. On compare donc des FPGAs de taille différentes
mais possédant la même capacité de synthèse.

Les figures 3.9 (a) (b) et 3.10 (a) (b) reprennent l’évolution des consommations statiques des diffé-
rents blocs avec K et N. Ces tendances ont été déterminées pour un unique circuit. Après synthèse, on
obtient DX , DY et W minimum que l’on utilise dans le modèle 3.4.
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(a) Evolution des délais intra- et inter-CLB moyen avec K et N.
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(b) Evolution du pourcentage de délai intra-CLB moyen avec
K et N.

Figure 3.8: En haut : moyenne des délais sur le chemin critique après synthèse de 6 circuits du
benchmark. En bas : répartition moyenne du délai pour les mêmes circuits.

Au niveau de la tuile, une augmentation de K provoque une augmentation de la taille de tous les
multiplexeurs à l’exception des multiplexeurs du routage local de sortie. La Figure 3.9 (a) confirme cela
et montre que l’augmentation la plus importante concerne le routage local d’entrée car l’augmentation
de K provoque à la fois une augmentation de I pour maintenir l’accessibilité et une augmentation
du nombre de multiplexeurs (K × N). Au niveau du FPGA, l’augmentation de consommation est
contrebalancée par la diminution du nombre de tuiles nécessaires pour synthétiser le circuit. La Figure
3.9 (b) montre que les K allant de 3 à 5 semblent se situer à l’optimum.

Lorsque N augmente (cf. Fig 3.10 (a) et (b)), toutes les contributions de consommation statique
augmentent car la grappe grandit. Là aussi, c’est l’augmentation de consommation du routage local
qui domine car N intervient dans le calcul de I ainsi que dans le nombre de multiplexeurs présents. La
Figure 3.10 (b) montre cependant que la diminution du nombre de tuiles utilisées n’est pas suffisante
pour compenser la hausse de la consommation avec N. Il ne semble pas y avoir d’optimum en N pour
la puissance statique.

B. Modèle de consommation dynamique :

Dans un FPGA, deux informations sont nécessaires pour évaluer précisément la consommation
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(c) Détail des évolutions de la puissance dynamique
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(d) Evolution de la puissance dynamique totale

Figure 3.9: Evolution des consommations statiques et dynamiques d’un multiplieur RCA 8 bit synthé-
tisé sur des architectures de K variant et N=4. Architecture de routage : unidirectionnel, single-driver,
SB Wilton (Fs = 3).

dynamique d’un circuit. Comme chaque noeud n’est pas utilisé, il faut d’abord connaitre la position des
ressources utilisées. Il faut ensuite connaitre la densité de transition pour chacun de ces noeuds. Ces deux
informations sont difficiles à obtenir, elles demandent une modification importante des outils du CAD
Flow. De plus, les méthodes déterministes de calcul des densités de transition demandent d’importantes
ressources de calcul lorsque la taille des circuits et des structures reprogrammables augmente. Puisque
seule l’évolution de la puissance dynamique avec K et N est ciblée ; certaines simplifications peuvent
être réalisées. Pour éviter de devoir simuler le circuit en activité, on pose la densité de transition d’un
noeud utilisé, constante et identique pour tous les noeuds utilisés. Pour éviter de devoir dresser une
carte des noeuds utilisés sur tout le FPGA, on base le modèle sur les statistiques de sorties du CAD
Flow. En plus de DX , DY et W minimum, on obtient après synthèse :

– Le nombre moyen d’entrées des CLBs qui sont utilisées.
– Le pourcentage moyen de sorties des BLEs qui sont réutilisées localement sur les entrées des autres
BLE dans un CLB.

– Le nombre moyen d’entrées des LUTs qui sont utilisées.
– L’occupation moyenne des canaux de routages selon l’orientation (X ou Y).
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– Le nombre moyen de sorties des CLBs qui sont utilisées.
– Le nombre de BLEs utilisés par CLB

La puissance dynamique d’un multiplexeur est alors estimée en pondérant la taille du multiplexeur
par le pourcentage de ses entrées qui sont utilisées. L’intuition ici est d’utiliser comme unité la consom-
mation dynamique d’un multiplexeur 2 :1. Cette hypothèse est forte. En effet, selon la répartition des
entrées, ce n’est pas parce que α% de ses entrées sont utilisés que α% de ses multiplexeurs 2 :1 vont
effectuer une transition. Cependant, les résultats sont cohérents avec les modèles plus complexes pré-
sentés dans la Section 2.1.4.3. Il est également important de remarquer que, puisque les unités utilisées
dans le modèle statique et dynamique ne sont pas les mêmes, il n’est pas possible d’obtenir le rapport
de consommation statique et dynamique pour la structure.

Tout comme pour le modèle statique, on distingue trois contributions dans le CLB :

1. Routage local d’entrée : KN(I +N − 1) α
(I+N) , avec α, la somme du nombre moyen d’entrées des

CLBs utilisées et du produit de N et du pourcentage de sorties des BLEs réutilisées localement.
Cette contribution est la somme de KN multiplexeurs de I+N entrées dont seule α sont utilisés.

2. Routage local de sorties : N(N−1)(#_BLE_used)/N . Résultat de N multiplexeurs de N entrées
dont seules celles qui sont reliées aux sorties des BLEs utilisés sont susceptibles d’effectuer des
transitions.

3. BLE : N(β2 − 1), avec β, le nombre moyen d’entrées des LUTs utilisées. Pour les LUTs, le calcul
est différent car les entrées de la LUT sont les signaux de sélection des multiplexeurs. De plus,
aucune information sur les bits de configuration n’est supposée connue. Un bon algorithme de
placement forcera les entrées non-utilisées au début de la LUT. Une entrée non utilisée réduit
donc de 1 la taille effective de la LUT selon le modèle développé.

On distingue deux contributions dans le routage global :

1. CB : I/2(Fc,inW−1)Fc,inW×avg_occ
Fc,inW

, avec avg_occ, l’occupation moyenne des canaux toute direc-
tion confondue. Cette contribution comptabilise les I/2 multiplexeurs vers les entrées du CLB (on
suppose que les entrées sont réparties sur tout le pourtour du bloc). Ces multiplexeurs possèdent
Fc,in ×W entrées dont Fc,inW × avg_occ sont actives.

2. SB :W/2(Fs+N/2−1)(Fs
avg_occ

W + δ
2 ), avec δ, le nombre moyen de sorties des CLBs utilisés. Si les

segments ont une longueur de 1 et le SB a une flexibilité Fs = 3, on trouvera W/2 multiplexeurs
(pour des segments unidirectionnels single-driver) de Fs +N/2 entrées. La probabilité que les Fs
segments soient actifs est donnée par Fs(avg_occ/W ) et la probabilité que les sorties du CLB
soient actives est donnée par δ/2 car seule la moitié des sorties arrivent sur le SB de la tuile.

La puissance dynamique totale du FPGA selon ce modèle s’écrit donc :

Pdyn,FPGA = DXDY × [KN(I +N − 1)
α

(I +N)
+N(N − 1)

#_BLE_used
N

+N(β2 − 1)

+
I

2
(Fc,inW − 1)

Fc,inW × avg_occ
Fc,inW

+
W

2
(Fs +N/2− 1)(Fs

avg_occ
W

+
δ

2
)] (3.5)

avec, DX et DY , les dimensions de la structure nécessaire pour implémenter le circuit ciblé.

Les figures 3.9 (c) (d) et 3.10 (c) (d) reprennent l’évolution des consommations dynamiques des
différents blocs avec K et N.

On constate sur la Figure 3.9 (c) que la consommation dynamique des LUTs augmente plus vite
avec K que celle du routage local. Ce phénomène, combiné avec la réduction des dimensions du FPGA
lorsque K augmente, fait apparaitre un optimum pour la puissance dynamique lorsque K est situé entre
3 et 5 (cf. Fig : 3.9 (d)).
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(c) Détail des évolutions de la puissance dynamique
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(d) Evolution de la puissance dynamique totale

Figure 3.10: Evolution des consommations statiques et dynamiques d’un multiplieur RCA 8 bit synthé-
tisé sur des architectures de N variant et K=4. Architecture de routage : unidirectionnel, single-driver,
SB Wilton (Fs = 3).

Lorsque N augmente (cf. Fig : 3.10 (c) (d)), on constate que la consommation dynamique du routage
local d’entrée domine les autres contributions. Comme lors de l’étude de la consommation statique, la
réduction de la taille de la structure ne compense pas la hausse de consommation induite par l’augmen-
tation de la taille des grappes.

3.2.3 Description du CLB sélectionné

Sur base des résultats des modèles décrits dans les Sections 3.2.2.2 et 3.2.2.3, une architecture de
CLB est proposée.

Au niveau des performances en vitesse, l’augmentation de K et N semble être toujours profitable.
Le modèle de la puissance indique que le K optimal est situé entre 3 et 5. Pour ce travail, K est fixé à
4, ce qui est également cohérent avec l’état de l’art de la Section 2. L’optimisation de N ne débouche
pas sur un optimum clair comme c’est le cas pour K. Les performances en vitesse augmentent avec N
mais la consommation statique et dynamique augmente également. Dans l’optique d’une structure ULP
soumis à des contraintes de performances relâchées, N est fixé à 4.

La Figure 3.11 présente la structure du routage local utilisé dans la suite de ce travail. Pour atteindre
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BLE$1$

BLE$N$

N$OUT$
I$IN$ …$

Figure 3.11: Architecture de CLB développée dans ce travail. Le routage local riche en multiplexeurs,
permet de chainer les BLEs à la suite pour pouvoir placer dans la même grappe deux BLEs liés.

une grande flexibilité, un bouclage des sorties des BLEs sur les entrées est possible. De plus, les entrées
et sorties sont réparties sur le pourtour du CLB et les pins de sorties peuvent être commandées par
tous les BLEs.

3.3 Choix de l’architecture de routage

L’élaboration de l’architecture de routage passe par le choix de différents paramètres telles que la
topologie des SBs ou les flexibilités d’entrée et de sortie. Les trois choix les plus importants portent sur
la longueur des segments, la directionalité des segments et sur le nombre de driver par segment.

3.3.1 Longueur des segments

La distribution des segments est soumise à un compromis : si les segments sont courts, les connexions
longues seront composées d’une succession de petits segments et de drivers d’où une vitesse réduite. Si
les segments sont longs, ils imposeront des détours lors de l’implémentation des petites connexions d’où
une vitesse réduite et des contraintes supplémentaires sur le routage.

La Figure 3.12 présente l’évolution du délai moyen sur le chemin critique avec L pour deux circuits
du benchmark. On constate que choisir L = 4 permet de réduire le délai.

On peut remarquer que la situation optimale consisterait à répartir les longueurs des segments pour
correspondre à la distribution de longueurs des connexions des circuits synthétisés. Dans ce travail, les
distributions des longueurs à travers le FPGA ont été considérées uniformes. Il serait intéressant de
considérer, par exemple, une distribution de 50% de segments de longueur 4 et de 50% de segments de
longueur 8 uniformément sur la surface. Ou encore de répartir les segments longs sur les bords du FPGA
et les segments courts dans le centre du FPGA comme c’est le cas dans certains FPGAs commerciaux.
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Figure 3.12: Evolution du délai moyen sur le chemin critique (benchmark : ALU4 et elliptic encryption)
avec la longueur des segments. Tous les segments des canaux possèdent la même longueur.

3.3.2 Directionnalité des segments

Comme décrit dans la Section 2.1.2, il existe différentes architectures de segments. Les segments
bidirectionnels, composés de deux tri-state drivers inversés (cf. Fig. 3.13) peuvent être programmés
pour envoyer un signal dans les deux directions. Le driver qui ne pointe pas dans la bonne direction est
placé en haute impédance. Cela laisse 50% des drivers inutilisés après programmation. Les segments
unidirectionnels ne possèdent qu’un seul tri-state driver et ne peuvent donc être programmés que pour
envoyer un signal dans une seule direction. En faisant l’économie d’un driver, ce type d’architecture
permet d’atteindre une vitesse plus importante pour la même surface car le driver restant peut être
agrandi. Cependant, pour atteindre le même potentiel de connexion, il faut deux fois plus de segments
unidirectionnels qu’il n’en faudrait de bidirectionnels.

Il est important de remarquer que doubler la largeur du canal lors du passage de segments bidi-
rectionnels à segments unidirectionnels est généralement superflu. En effet, en bidirectionnel, un seul
signal occupe le segment tandis qu’en unidirectionnel, il est possible d’envoyer deux signaux indépen-
dants pour un seul segment équivalent en bidirectionnel. Il y aura un "partage" de segments qui permet
de ne pas doubler la largeur des canaux pour une même capacité de routage.

(a) Bidirectionnel (b) Unidirectionnel

Figure 3.13: Illustration du concept de directionnalité des segments.

La Figure 3.14 illustre l’architecture de routage bidirectionnelle. Pour éviter de devoir implémenter
plusieurs SBs différents suivant la position des segments qui s’arrêtent par rapport aux segments qui
continuent, on opère une rotation des segments qui sortent du SB. On peut alors maintenir la position
des points de connexion du SB au même endroit. Les segments sont groupés par groupe de L et les
rotations sont effectuées au sein de chaque groupe (cf. Fig. 3.14). Cette figure présente également le
détail d’implémentation de la connexion. Pour un signal arrivant, trois peuvent repartir ; la flexibilité
du SB conçu est donc de 3. Chaque driver possède la fonctionnalité tri-state pour pouvoir être placé
en haute impédance si un signal doit être émis plus loin sur le segment. Les multiplexeurs sélectionnent
la source du signal qui sera transmis au driver. Pour chaque segment sortant, la source peut être l’un
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des trois segments qui s’interrompent dans le SB, soit le signal d’un autre segment du groupe qui ne
s’arrête pas dans le SB (voire même d’un segment n’appartenant pas au même groupe).

SB# CB#

Figure 3.14: Illustration d’un point de connexion d’un SB bidirectionnel pour L = 3. Le croisement
des segments permettant de réutiliser la même topologie pour tous les SBs est présenté. Les segments
pointillés ne sont pas interrompus lors du passage dans le SB. Les connexions pointillé-point représentent
la possibilité d’utiliser un signal passant sur un segment non-interrompu pour l’envoyer dans un segment
qui démarre dans le SB (mid-point connections). Les petits triangles représentent les sense buffers et
les grands triangles représentent les tri-state drivers avec leur bit de configuration.

Il est évident que l’implémentation des connexions entre le milieu d’un segment et le début d’un autre
augmente la flexibilité et diminue la contrainte sur l’algorithme de routage en enrichissant le graphe
des ressources de routage (cf. Section 3.1). Cependant, l’implémentation de ces connexions complexifie
le SB et augmente la charge sur chaque segment, ce qui le ralentit.

La Figure 3.15 illustre l’architecture de routage unidirectionnelle avec le même croisement. Le
nombre de segments a été doublé pour maintenir le même nombre de segments dans chaque direc-
tion. Les segments sont groupés par 2 × L. Les drivers utilisés dans la configuration unidirectionnelle
peuvent être tri-state ou normaux (cf. Section 3.3.3). L’implémentation d’un point de connexion unidi-
rectionnel est similaire au cas bidirectionnel à l’exception des sense buffers qui sont séparés des drivers.
Le compromis entre flexibilité et chargement est également d’application.

3.3.3 Organisation des drivers

La répartition des drivers sur les segments est un autre facteur important de la structure de routage.
Le segment peut être multi-driver ou single-driver (cf. Fig. 2.9). Si plusieurs drivers coexistent, on peut
lancer le signal sur le segment de plusieurs endroits, ce qui augmente la flexibilité mais tous les drivers
doivent être tri-state pour pouvoir être mis en haute-impédance lorsqu’ils ne sont pas maître du segment.

Lorsqu’il n’y a qu’un seul driver par segment, il ne doit pas implémenter la fonctionnalité tri-state.
Pour le même niveau de performances, on peut donc diminuer sa taille et donc sa consommation. Cette
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Figure 3.15: Illustration d’un SB unidirectionnel pour L = 3 [22]. A droite : le point de connexion
unidirectionnel. A gauche : position des mid-point connections. Toutes les entrées des multiplexeurs sont
représentées par les cercles blancs. Les sense buffers et driver présents avant et après les multiplexeurs
ne sont pas représentés.

solution n’est réalisable que sur une structure unidirectionnelle et les drivers sont situés dans les SBs, à
l’origine des segments (cf. Fig. 3.15). Il faut également ramener les sorties des CLBs vers le SB le plus
proche pour les connecter aux multiplexeurs de sélection du signal à envoyer. Le passage de multi-driver
à single-driver complexifie la structure de routage.

3.3.4 Segments bidirectionnels multi-driver et segments unidirectionnels
single-driver : comparaison

Pour pouvoir comparer les performances en vitesse des deux types d’implémentation de segments,
deux modèles ont été développés. La Figure 3.16 les présente. Ils reprennent toutes les connexions que
le segment rencontre en partant du sense buffer.

Le segment bidirectionnel de la Figure 3.16 (a) démarre au sense buffer puis passe dans le petit
multiplexeur qui sélectionne le signal à envoyer. Le tri-state buffer est constitué d’un inverseur et d’un
NMOS qui permet de le placer en haute-impédance si sa grille est à ’0’. Le segment qui s’étend sur
la longueur d’un CLB est modélisé par une résistance et une capacité équivalente. Au centre de ce
modèle de segment, on trouve les N sorties du CLB qui peuvent également être maître sur le segment.
Lorsqu’elle ne le sont pas, le NMOS de la fonctionnalité tri-state charge le segment. Après avoir passé
le CB, le segment entre dans le second SB où il est chargé par les drivers qui permettent des mid-point
connections ainsi que par les sense buffers qui permettent d’envoyer ce signal sur d’autres segments
prenant leur origine dans ce SB. Ce modèle est reproduit L fois.

Le début du segment unidirectionnel de la Figure 3.16 (b) est similaire à celui du segment bidirec-
tionnel à l’exception du transistor de tri-state qui disparait et au multiplexeur de sélection qui est plus
grand car il doit permettre la sélection parmi toutes les sorties des CLBs voisins. La disparition de tous
les NMOS de tri-state partout sur le segment diminue considérablement la charge répartie.

Les simulations physiques montrent que le segment unidirectionnel single-driver est 55% plus rapide
que le segment bidirectionnel multi-driver. Cette réduction de délai s’explique par la réduction de
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la charge distribuée sur le segment. C’est donc cette topologie de routage qui est sélectionnée pour
l’implémentation du Chapitre 4.

Guerric'de'Streel'ELEC'22'
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(a) Bidirectionnel multi-driver.
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(b) Unidirectionnel single-driver.

Figure 3.16: Modèles des segments utilisés pour la comparaison des délais entre les deux configurations.

Page 55 de 93



Page 56 de 93



CHAPITRE 4. IMPLEMENTATION ULP-ULV

Chapitre 4
Implémentation ULP-ULV
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4.4.3 Amélioration des performances du power gating . . . . . . . . . . . . . . . . . 68

4.5 Répartition des types de transistors et des VT . . . . . . . . . . . . . . . . 71
4.5.1 Optimisation de la structure de routage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71
4.5.2 Optimisation du CLB . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74

4.6 Performances . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75

Ce chapitre reprend la description de l’implémentation des différents blocs du FPGA. Les
résultats de la comparaison du style logique le plus adapté à l’implémentation des multi-
plexeurs sont présentés. Pour chaque bloc, des simulations physiques sont réalisées pour
valider leurs fonctionnalités et pour caractériser leurs performances. La possibilité d’ajou-
ter un dispositif de power gating est ensuite évaluée. Ce type de dispositif permet en effet
d’effectuer de larges économies de puissance statique si un pourcentage suffisamment im-
portant des structures non-utilisées du FPGA en est équipé. Une technique de contrôle du
compromis performance/vitesse au travers d’une variation du VT de chaque bloc est ensuite
présentée. L’optimisation de la répartition du VT est réalisée pour une tension d’alimenta-
tion de 0.5V qui permet de réaliser d’importantes économies de consommation statique. Les
performances du FPGA conçu sont ensuite évaluées et comparées à des implémentations
similaires en ASIC et sur un microcontrôleur.
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4.1 LUT
La Look-Up Table permettant l’implémentation des différentes fonctions logiques est un élément

critique du FPGA.

La LUT est un multiplexeur dont les entrées sont les signaux de sélection et dont les signaux
sélectionnés vers la sortie proviennent des bits de configuration (cf. Fig. 4.1). Le nombre d’entrées de
la LUT fixe le nombre d’étages de multiplexeurs 2 : 1 nécessaire pour l’implémentation. Il faut K2

bits de configuration et K2 − 1 multiplexeurs 2 : 1 pour chaque LUT. L’évaluation de la meilleure
implémentation pour la LUT passe donc par l’optimisation du multiplexeur 2 : 1.
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Figure 4.1: A gauche : illustration de l’architecture d’une LUT à 4 entrées. Les entrées sont les signaux
de sélection S0 − S3 et les bits de configuration sont notés RAM0 −RAM15. A droite : illustration du
chemin critique à travers la LUT après static timing analysis.

Dans ce travail, deux types de logique ont été évalués pour déterminer quelle était l’implémentation
qui permet d’atteindre le meilleur rapport entre le délai et la puissance consommée. Les deux types
de logique sélectionnés sont la logique CMOS statique et la logique de transmission (Transition Gate
Logic) dérivée de la logique de passage. Les deux architectures de multiplexeurs sont présentées à la
Figure 4.2.

Les grilles de tous les transistors ont été fixées à 80 nm pour diminuer le courant de fuite. Les autres
transistors ont été dimensionnés pour minimiser l’écart entre les délais de descente et de montée du
noeud de sortie d’un multiplexeur 2 : 1.

Pour évaluer les performances des deux multiplexeurs 2 : 1, un testbench a été développé (cf. Fig.
4.3). Sur base d’une description des multiplexeurs, une LUT de 4 entrées est assemblée. Pour pouvoir
effectuer des simulations réalistes, il faut imposer des conditions réalistes aux entrées et sorties. Pour
cela, deux inverseurs sont placés aux entrées pour obtenir une pente de transition réaliste et aux sorties
pour charger la sortie de la LUT. Toutes les simulations physiques sont réalisées par le simulateur ELDO
sur la technologie 65nm de STMicroelectronics.

L’évaluation de la puissance consommée par la LUT est réalisée en imposant des transitions sur les
entrées à 50MHz. Bien que la fréquence à imposer dans un FPGA dépend du circuit synthétisé, on
cible 50MHz comme ordre de grandeur. Cette fréquence cible s’aligne sur un objectif d’intégration dans
des EAS ambitieux dont les exigences en vitesse sont élevées. La puissance dynamique est évaluée en
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Figure 4.2: Deux implémentations d’un multiplexeur 2 : 1. A gauche : implémentation en logique de
transmission. A droite : implémentation en logique CMOS statique.

effectuant la moyenne sur 10 transitions du courant total consommé et en la multipliant par la tension
d’alimentation. La puissance statique est évaluée en multipliant le courant consommé lorsqu’aucune
transition n’est présente avec la tension d’alimentation.

MUX$descrip,on$

Testbench$

DUT$

Simula,on$

…$ LUT$RAM$

S0$ S1$ S2$ S3$

Out$

Figure 4.3: Schéma du testbench développé.

La mesure des délais de propagation d’un signal à travers la LUT est moins standard car il faut
s’assurer que c’est bien le pire cas qui est mesuré. Pour obtenir une estimation précise des transitions
des entrées qui génèrent le plus grand délai en sortie de la LUT, une Static Timing Analysis (STA) est
réalisée. On commence par analyser les multiplexeurs 2 : 1. Deux situations sont à distinguer :

– Transition sur le signal de sélection, les entrées sont constantes.
– Transition sur un signal d’entré, le signal de sélection est constant.

Pour chacune de ces situations, les combinaisons entrée/sélection sont testées exhaustivement et les
délais entre la transition d’entrée ou de sélection et la sortie sont mesurés. Cette étude est réalisée à
une tension intermédiaire (0.6V ) et permet de repérer le ou les chemin(s) les plus long(s) à travers le
multiplexeur. On observe alors que les cas suivants :

– Une transition sur le signal de sélection lorsque les deux entrées sont différentes
– Une transition sur une entrée lorsqu’elle est sélectionnée

provoquent environ le même délai sur la sortie. La Figure 4.1 illustre le chemin critique qui sera utilisé
pour mesurer les délais dans la LUT.
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La Figure 4.4 reprend les résultats des mesures de la puissance dynamique, statique, du délai ainsi
que du produit entre délai et puissance totale en fonction de la tension d’alimentation. On constate
que la LUT implémentée en logique de transmission est plus performante que l’implémentation en
logique CMOS statique. Cette observation est d’autant plus vraie à mesure que VDD diminue et devient
inférieur à la tension de seuil comme l’illustre la Figure 4.4 (d). Le produit délai-puissance totale de
l’implémentation CMOS statique est au minimum 2 fois plus élevé que celui de l’implémentation TGL
voire plus lorsque VDD < VT .
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Figure 4.4: Comparaison des performances d’une Look Up Table de 4 entrées implémentées en logique
standard CMOS et en logique de transmission TGL. On constate que, selon tous les facteurs de mérite,
l’implémentation TGL semble plus performante. Tous les transistors sont de type General Purpose
(GP ) et de VT standard. Les grilles ont été allongées à 80nm.

Si on fixe 5 comme moyenne du nombre de LUTs sur le chemin critique des circuits synthétisables
et qu’on estime que le délai intra-CLB équivaut environ à 40% du délai total sur un chemin, on peut
estimer la tension d’alimentation minimale pour atteindre la contrainte de 50MHz. En effet, si on
estime que le délai dans le routage local est environ équivalent au délai de la LUT, il faut que le délai
de celle-ci n’excède pas 1ns pour respecter la contrainte. L’implémentation en logique de transmission
permet d’atteindre cet objectif pour VDD = 0.4V alors que la logique CMOS statique ne l’atteint que
pour VDD = 0.45V .

Après avoir fixé l’architecture des multiplexeurs 2 : 1, il faut déterminer le type de MOS le plus
adapté. La Figure 4.5 illustre l’évolution des délais et des puissances consommées par un multiplexeur
avec la tension d’alimentation pour deux différentes épaisseurs d’oxyde. Les MOS Low-Power (LP )
possèdent une épaisseur d’oxyde importante, ce qui se traduit par une hausse de la capacité d’oxyde et
donc par une baisse de la pente sous-seuil comme indiqué par l’expression 2.9. Si S diminue, 1/S aug-
mente et le rapport ION/IOFF augmente. Cette augmentation permet de diminuer le courant de fuite
et donc la consommation statique du multiplexeur. On constate sur la Figure 4.5 (a) que la consom-
mation statique du multiplexeur LP est inférieure de deux ordres de grandeur à celle du multiplexeur

Page 60 de 93



CHAPITRE 4. IMPLEMENTATION ULP-ULV

Table 4.1: Valeur des tensions de seuils ([V]) mesurées à VDD = 0.5V selon le dopage du canal et
l’épaisseur de l’oxyde

GP LP

LVT 0.315 0.510
SVT 0.378 0.600
HVT 0.392 0.739

GP . L’évolution de la puissance dynamique est en revanche semblable pour les deux épaisseurs d’oxyde
(Fig. 4.5 (b)).
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Figure 4.5: Comparaison des performances d’un multiplexeur 2 : 1 implémenté en logique de trans-
mission pour deux épaisseurs d’oxyde. En estimant qu’il y a 4 multiplexeurs par LUT et 5 LUTs sur
un hypothétique chemin critique, la limite de délai maximum pour atteindre la contrainte de 50MHz
a été indiquée (ligne pointillée).

L’augmentation de l’épaisseur d’oxyde provoque une hausse importante de la tension de seuil du
transistor. La Table 4.1 reprend l’évolution du VT pour tous les dopages proposés par STMicroelectronics
(LVT , SVT et HVT ) lorsque l’on passe de GP à LP . Cette hausse de VT dégrade le courant ION lorsque
la tension d’alimentation diminue, ce qui provoque une augmentation des délais. Les figures 4.5 (c)
et (d) montrent que l’implémentation utilisant des transistors LP souffre d’un handicap en vitesse
considérable par rapport à l’implémentation utilisant des transistors GP . Pour maintenir un même
niveau de performances, il faut augmenter de 200mV la tension d’alimentation de l’implémentation LP .
Cette augmentation se traduit par une consommation dynamique deux fois plus importante illustrée
dans la Figure 4.5 (b). Une analyse détaillée du choix des types de transistor est réalisée dans la
Section 4.5 ; on peut d’ores et déjà constater que l’utilisation de transistors LP plus lents nécessite
une augmentation du VDD et donc une augmentation de la consommation dynamique qui compense la
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diminution de la consommation statique.

4.2 BLE
Le Basic Logic Element est composé d’une LUT de 4 entrées suivie d’un registre et d’un multiplexeur

pour sélectionner la sortie du registre ou la sortie de la LUT. La Figure 4.6 illustre le fonctionnement
du BLE. Le signal VS0 impose la transition à la sortie de la LUT visible sur le signal Voutput LUT . Le
signal sortant de la LUT est inversé car la transition des registres de configuration vers les entrées de la
LUT est séparée par des inverseurs. Ces inverseurs permettent de séparer les circuits de configuration
à haut-VT dont le courant ION est faible, de la partie de FPGA effectuant des transitions qui a besoin
d’un courtant ION important.

La sortie du BLE simulée dans la Figure 4.6 a été connectée sur la sortie du registre et on peut
constater le décalage jusqu’au flanc montant suivant de l’horloge.
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Figure 4.6: Simulation de fonctionnement d’un BLE.

4.3 CLB
Le CLB illustré dans la Figure 3.11 a été simulé avec ELDO. Un registre à décalage chainant les

DFF des BLEs a été synthétisé sur le CLB et le résultat est présenté sur la Figure 4.7. Les signaux
VOUT BLE 1, VOUT BLE 2 et VOUT BLE 3 sont les sorties des registres des BLEs. On peut constater que
l’entrée du CLB est bien décalée d’un coup d’horloge après chaque BLE.
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Figure 4.7: Simulation de fonctionnement d’un CLB. Un registre à décalage chaînant les 4 registres
des 4 BLEs du CLB a été synthétisé.

4.4 Power gating

Le power gating permet de limiter la consommation statique du FPGA en réduisant le courant de
fuite consommé par les blocs qui ne sont pas actifs. Le power gating d’un ASIC passe par un examen
détaillé de l’activité de chaque partie qui le constitue. Une fois que l’on a déterminé les périodes pendant
lesquelles le circuit ou un sous-circuit est inactif, on peut concevoir un switch qui coupe son alimentation.
Le power gating d’un FPGA est basé sur des considérations différentes. Après synthèse et configuration,
la vaste majorité des ressources de logique ou de routage n’est pas utilisée. La réduction des courants de
fuite dans ces sections permettrait donc de rapprocher les performances du FPGA de celle d’un ASIC
qui ne dispose que des ressources indispensables à l’implémentation du circuit.

4.4.1 Types de power gating

Il existe différentes manières de distribuer les switch d’alimentation dans la structure. Du plus
grossier au plus fin :

– FPGA : on peut couper l’alimentation de toute la structure lorsqu’elle n’est pas active. Il faut
cependant prendre garde aux états des registres internes qui doivent être préservés dans la struc-
ture ou sauvegarder à l’extérieur (entrainant une pénalité lors du redémarrage pour rapatrier ces
valeurs dans le FPGA). La même remarque s’applique pour la configuration si elle est volatile.
Il est cependant plus facile de maintenir l’alimentation des cellules de configuration si elles sont
implémentées avec des transistors HV TLP présentant un faible courant de fuite.

– Tuile : on peut envisager de couper l’alimentation dans une tuile mais cette situation n’est accep-
table que si une large portion de la structure n’est pas utilisée. Si la structure n’est pas largement
surdimensionnée par rapport à la taille moyenne des circuits à synthétiser, il sera rare d’observer
une tuile entière non utilisée.

– CLB : on peut couper l’alimentation de toutes les grappes inutilisées.
– BLE : on peut couper l’alimentation de tous les blocs élémentaires inutilisés.
– Routage global & local : une fois configuré, un multiplexeur de routage de X entrées (composé
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de X-1 multiplexeurs 2 : 1) ne comporte que
√
X multiplexeurs 2 : 1 actifs. Deux solutions pour

réduire le courant de fuite dans ces multiplexeurs sont proposées dans la Figure 4.8.
Plus le power gating est implémenté avec un grain fin, plus l’économie de puissance statique sera

importante et plus le mimétisme des performances énergétiques d’un ASIC sera élevé. Cependant, le
power gating à fin grain représente un challenge technologique important car il dégrade les performances
en vitesse de la structure.

La Figure 4.8 représente deux types de répartition des switch pour les multiplexeurs de routage. Dans
la Figure 4.8 (a), seule une moitié de l’arbre de multiplexeur est active tandis que l’autre est coupée selon
la valeur du dernier bit de sélection. Cette situation n’épargne pas toute la puissance statique dépensée
par les parties inactives mais ne demande pas de logique supplémentaire pour générer les signaux de
commande des switches de power gating. La répartition de la Figure 4.8 (b) permet d’épargner plus de
puissance statique car tous les multiplexeurs non-actifs y sont coupés. Il faut cependant ajouter de la
logique de contrôle pour générer tous les signaux SLEEP. Sur un power gating à fin grain, l’ajout de
logique de contrôle est un handicap important car celle-ci réduira le bénéfice que le dispositif apporte.
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Figure 4.8: Illustration de deux répartitions des switch de power gating. Chaque multiplexeur est
associé à un signal SLEEP contrôlant son alimentation (en bas à gauche de chaque bloc).

On peut remarquer que si les multiplexeurs 2 : 1 sont réalisés en logique de transmission, il faut
insérer un inverseur devant chaque entrée et placer le switch sur son alimentation.

Comme indiqué dans la Section 2.2.5, le dimensionnement d’un dispositif de power gating consiste
à optimiser les dimensions et les caractéristiques du transistor de switch par rapport à trois facteurs de
mérite :

– La réduction du courant de fuite dans le bloc lorsqu’il est coupé : Kleak

– L’augmentation des délais à travers le bloc lorsqu’il est actif : Kdelay

– La réduction des marges de bruit dans le bloc : KNM
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4.4.2 Power gating au niveau des BLE

Dans ce travail, un power gating intermédiaire portant sur les BLEs a été choisi pour évaluer la
possibilité d’intégrer une telle structure sur un FPGA dont l’alimentation est proche de la tension de
seuil.

La première étape de la conception du switch de power gating concerne la sélection du type de
transistor. La Figure 4.9 reprend les différentes courbes caractéristiques ID − VG. Le transistor de
power gating doit idéalement posséder le plus petit IOFF possible pour avoir un bon Kleak et le plus
grand ION possible pour avoir un Kdelay proche de 1.
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Figure 4.9: En haut : caractéristique ID − VG des différents types de NMOS pour des longueurs de
grilles de 80nm. En bas : rapport ION/IOFF pour les différents types de MOS.

La Figure 4.9 présente également les rapports ION/IOFF pour tous les types de transistors. C’est le
transistor HV TLP qui présente le meilleur "effet interrupteur" ; il permettra d’obtenir le meilleur Kleak

mais aura un impact important sur les délais du circuit car il introduira une résistance importante entre
l’alimentation extérieure et l’alimentation locale qui sera fortement dégradée. Un transistor LV TGP
possède les caractéristiques inverses. Les transistors SV TLP et HV TLP n’ont pas été retenus car ils
dégradaient trop le délai du BLE. Pour choisir un compromis, c’est un transistor LV TLP qui a été
choisi. Il possède un faible courant de fuite (inférieur à 0.1pA) et son courant ION ne cède qu’un seul
ordre de grandeur par rapport au LV TGP (voire moins si la tension de grille est augmentée de 0.5V à
1V ).

Après avoir fixé les caractéristiques du transistor de switch, il reste à déterminer sa largeur. Il est
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possible d’effectuer un ajustement de la résistance que le switch laisse entre l’alimentation réelle et
l’alimentation virtuelle distribuée dans le circuit ciblé. Plus le transistor est grand, plus la résistance
série est faible et plus le Kdelay sera proche de 1, la valeur idéale. En revanche, plus le transistor est
petit, plus le courant de fuite qu’il laisse passer lorsqu’il est bloqué, sera petit et le Kleak sera meilleur.
Pour optimiser le dimensionnement du MOS, un algorithme a été développé.

Step 1 /* Evaluation of maximum delay penalty acceptable */

foreach VDD do
Measure tdelay, w/o PG

Compute K−1
delay, MAX = tdelay MAX

tdelay w/o P G

end

Step 2 /* Optimization through Kleak */
foreach VDD do

Find W , width of power gating MOS s.t. :

• Error |K−1
delay −K−1

delay, MAX | is minimum

• K−1
delay > 0.8

• Failure rate < 10−5 & KNM > 0.8

end
Algorithm 1: Power gating sizing algorithm

Le principe retenu pour le dimensionnement est de diminuer au maximum la taille du transistor de
power gating pour limiter le courant de fuite qui le traverse lorsqu’il est coupé. Si le transistor est trop
petit, l’augmentation du délai et la réduction des marges de bruit rendent le power gating inacceptable.
Comme indiqué dans l’algorithme 1, trois conditions ont été imposées. Tout d’abord, le délai maximum
acceptable dans le BLE pour respecter la contrainte des 50MHz est calculé. Sur base de celui-ci ainsi
que du délai sans power gating, on calcule le K−1

delay, MAX acceptable pour respecter la contrainte
de fréquence. C’est cette limite qui déterminera la longueur minimale du switch. L’augmentation de
K−1
delay, MAX est cependant arbitrairement limitée à 20% par la seconde contrainte de l’algorithme pour

ne pas accepter un impact trop important du dispositif sur les performances. Pour finir, la troisième
condition imposée est que le dispositif ne réduise pas de plus de 20% les marges de bruit du circuit
et que le taux de niveaux logiques mal interprétés ne dépasse pas 10−5. L’optimisation du Kleak est
réalisée pour chaque VDD.

Les marges de bruits sont évaluées pour la technologie indépendamment de la structure étudiée par
la méthode décrite dans la Section 2.2.4.

La Figure 4.10 (a) illustre l’évolution du délai du BLE en fonction de la largeur du transistor de
switch pour différentes tensions d’alimentation. Cette largeur est normalisée en fonction de la somme
des largeurs des NMOS (resp. PMOS) présents dans le BLE si le switch de power gating est un NMOS
(resp. PMOS) comme effectué dans [38]. La Figure 4.10 (b) compare l’impact du power gating sur le
délai pour des switches LV TLP et LV TGP . On constate que le switch LV TGP ralentit moins le BLE
car la résistance parasite qu’il introduit est plus faible que celle d’un LV TLP .

La Figure 4.11 reprend les résultats de l’optimisation. On constate que l’écart entre le K−1
delay, MAX

et leK−1
delay est minimum lorsque la largeur normalisée est proche de 0.05 pour un power switch LV TLP .

Cependant, les 20% de réduction du K−1
delay sont atteints avant. Si le switch est un PMOS LV TLP , la

réduction du K−1
delay avec la réduction de la largeur est plus lente et les 20% de réduction du K−1

delay ne
sont atteints que pour une largeur normalisée de 0.01.

L’explication de ces observations se situe dans le principe de fonctionnement du power gating. Le
transistor de switch doit fournir le courant total consommé par le circuit à tout moment. Lorsque
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(a) Evolution du délai à travers le BLE équipé d’un power
gating selon la largeur normalisée du switch LV TLP pour
différentes tensions d’alimentation.
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(b) Comparaison de l’évolution du délai à travers le BLE
en fonction de la largeur normalisée du switch pour des
switches LV TLP et LV TGP (VDD = 0.5V ).

Figure 4.10: Impact du switch sur le délai dans le BLE.
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(a) Power switch : LV TLP , VDD = 0.5V .
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(b) Power switch : LV TGP , VDD = 0.5V .

Figure 4.11: Evolution du K−1
delay selon la largeur normalisée du switch. Les contraintes de délai de

l’algorithme 1 et le Kleak sont représentés pour VDD = 0.5V . La ligne verticale représente la contrainte
arbitraire annonçant 20% de réduction du K−1

delay.

la consommation est grande, la chute de tension à ses bornes augmente et la tension d’alimentation
virtuelle que voit le circuit diminue. Si le circuit est suffisamment grand, les charges/décharges des
noeuds n’auront pas lieu au même moment et il y aura un effet de moyenne sur le courant consommé.
C’est cet effet qui permet l’utilisation d’un switch plus petit que la somme de tous les NMOS (ou
PMOS) présents dans le circuit car ils ne seront pas tous conducteurs au même moment. En revanche,
si le circuit est trop petit, une transition à l’entrée impose une transition d’une majorité des noeuds peu
de temps après. Sans l’effet de moyenne, la largeur du switch doit être du même ordre que la somme
de tous les NMOS (ou PMOS) présents car une majorité de ceux-ci sont conducteurs en même temps.
Cet effet pourrait empêcher la réalisation d’un power gating plus fin que le niveau des BLEs. Une étude
détaillée devra être réalisée pour répondre à cette question.

Les figures 4.12 (a) et (b) présentent l’évolution de la puissance statique dissipée en mode actif
(power switch fermé) et en en mode coupé (power switch ouvert). On constate que l’ajout d’un transistor
LV TLP entre les deux tensions d’alimentation ne modifie que peu la puissance statique consommée
lorsque le circuit est actif. Etant donné que son courant ION est limité, lorsqu’il est trop petit on
constate une petite réduction de la consommation statique du circuit. Pour le switch LV TGP , c’est
l’inverse. Il possède un courant ION élevé qui provoque une augmentation de la consommation statique
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en mode actif.

Lorsque le circuit est coupé, le switch LV TLP réduit fortement la consommation statique grâce à
son faible IOFF tandis que le switch LV TGP est moins performant (Fig. 4.12).
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(b) Vcutoff = 1V
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(c)

Figure 4.12: Impact du switch de power gating sur la puissance statique en mode actif ou coupé ainsi
que sur le Kleak. VDDL = 0.5V , VDDH = 1V .

Pour réduire davantage le courant IOFF , on peut augmenter la tension de grille des transistors de
switch lorsqu’ils sont bloqués. La Figure 4.12 (c) montre l’évolution du Kleak pour les deux switch
lorsque l’on passe la tension de grille de VDDL = 0.5V à VDDH = 1V .

Le power gating standard d’un BLE avec un transistor LV TGP dont la tension de grille en mode
inactif est supérieure à la tension d’alimentation permet donc de réduire la consommation statique d’un
facteur allant de 2700 à 50 selon la pénalité en délai que l’on s’accorde.

4.4.3 Amélioration des performances du power gating

Pour améliorer les performances de ce dispositif et réduire son impact sur la vitesse, deux solutions
on été envisagées. Le but est d’augmenter le courant ION lorsque le circuit est en mode actif sans
augmenter le courant IOFF en mode coupé. Pour cela, un dispositif a été développé sur le principe
du Forward Body Biaising (FBB). Le FBB consiste à utiliser l’effet de body pour faire varier le VT du
transistor de switch.

La réduction de la tension du bulk qui est généralement fixée à VDD permet de réduire le VT du

Page 68 de 93



CHAPITRE 4. IMPLEMENTATION ULP-ULV

transistor et augmenter le courant ION . Il suffit donc de connecter la tension de bulk du switch au signal
d’activation du circuit pour réaliser du FBB en mode actif comme illustré dans la Figure 4.13 (a).

BLE$BLE$

VDDL$

VDDH$
SLEEP$ 0$

BLE$BLE$

VDDL$

VDDH$
SLEEP$ 0$

(a) Forward Body Biasing.

BLE$BLE$

VDDL$

VDDH$
SLEEP$ 0$

VDDL$

VDDL$

SLEEP$ M2$

M1$

M3$

M4$

M5$

(b) Forward Body Biasing adaptatif.

Figure 4.13: Schémas de l’utilisation du FBB pour améliorer les caractéristiques du power switch.

La Figure 4.14 montre que l’utilisation du contact de body comme une seconde grille pour augmenter
le courant ION présente de bons résultats. Pour une largeur normalisée de 0.01, on obtient une réduction
de 25% du délai par rapport à un BLE dont le power gating n’utilise pas le FBB.

Les caractéristiques du power gating en mode coupé ne changent pas par rapport aux résultats
présentés dans la Figure 4.12 car le FBB est désactivé lorsque le signal SLEEP est inversé. On parvient
donc bien à améliorer ION sans handicaper IOFF .
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Figure 4.14: Evolution du délai dans le BLE suivant la largeur normalisée du power switch avec ou
sans le forward body biaising.

Le FBB présente néanmoins un désavantage. La polarisation du bulk ne peut pas être trop élevée
sous peine de voir augmenter le courant de fuite passant à travers la diode coupée Source-Bulk. La
tension de seuil de la diode est proche de 0.7V ; en polarisant le bulk à GND, il y a un risque d’observer
un courant de fuite important dans la jonction si le core voltage du circuit vaut VDDL = 0.5V .

La Figure 4.15 (a) présente l’évolution de la consommation statique en mode actif. On constate
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que la consommation statique du circuit est supérieure de 10% lorsque le FBB est utilisé à cause du
courant dans la jonction. Celui-ci augmente linéairement avec la largeur du power switch car la surface
de jonction bloquée augmente linéairement.

Pour compenser cette augmentation de la puissance statique consommée, un power gating à FBB
adaptatif a été développé. Le but est d’activer le FBB lorsque la demande en courant est importante,
donc lorsque le transistor de switch dont le bulk est polarisé à VDDL impose une trop grande chute de
tension sur l’alimentation du circuit. Le circuit illustré dans la Figure 4.13 (b) permet de contrôler la
tension de bulk du switch en mesurant la chute de potentiel sur le power switch.

Les transistorsM1 etM2 forment un amplificateur mesurant la différence de potentiel entre la tension
d’alimentation réelle et la tension d’alimentation vue par le circuit. Si cette différence augmente, ce qui
arrive si le circuit consomme trop de courant par rapport à la résistance parasite du transistor de power
switch, le courant de drain de M1 augmente. La tension à la source de M2, monté en diode pour servir
de charge à M1, va diminuer. La tension de bulk du switch diminue donc lorsque le courant demandé
par le circuit augmente. Le FBB ne sera donc activé que si le circuit est en activité et sera désactivé
lorsqu’il n’est pas utilisé.

Les transistors M3 −M5 permettent de couper le dispositif lorsque le signal de power gating est
haut, ce qui permet de maintenir de bonnes caractéristiques en mode coupé.

La Figure 4.14 montre que le délai du BLE est diminué par rapport à la situation où le FBB n’est
pas utilisé mais l’est moins que lorsque le bulk est connecté à GND. En effet, le bulk connecté au circuit
de FBB adaptatif ne descend pas jusqu’à 0V . La performance du FBB adaptatif peut être contrôlée
par le gain de l’amplificateur de contrôle mais celui-ci doit avoir une faible consommation pour ne pas
contrebalancer la réduction du courant de fuite de jonction. La Figure 4.15 (a) montre que lorsque le
transistor de switch est petit, donc lorsque sa résistance est grande, le FBB s’active pour augmenter
le courant ION ; ce qui cause une augmentation du courant de fuite dans la jonction. En revanche,
plus le switch est large, moins l’utilisation du FBB est nécessaire, d’où une réduction du courant à
travers la jonction bloquée car la tension de bulk est de moins en moins réduite. Cette réduction se
stabilise lorsque le FBB n’est plus nécessaire et l’écart qui sépare la consommation statique du BLE
équipé avec le dispositif adaptatif par rapport au BLE équipé du power gating standard, est causé par
la consommation statique de l’amplificateur de contrôle.

La Figure 4.15 (b) montre que le BLE utilisant un FBB adaptatif, peut être équipé d’un switch plus
petit (0.04 au lieu de 0.1 cf. Fig. 4.11 (a)). Selon la Figure 4.12 (c), cela permet d’augmenter Kleak de
9.1×106 à 2×107 soit plus de 200% d’augmentation. Ou bien, pour un même Kleak, on peut augmenter
la taille du switch pour réduire la pénalité en vitesse.

En conclusion, Le FBB adaptatif semble permettre un intermédiaire intéressant entre l’utilisation
du FBB et le power gating standard tout en réduisant la consommation statique lorsque le circuit est
activé. La consommation statique du circuit de contrôle reste cependant non négligeable et le dispositif
gagnerait donc de l’intérêt pour un power gating à un plus haut niveau. En effet, la consommation du
circuit de contrôle serait ainsi contrebalancée par une plus grande réduction du courant de jonction.
L’utilisation du FBB adaptatif à fin grain nécessite une analyse détaillée pour évaluer la réduction de
délai ou l’augmentation de Kleak qu’il peut apporter.
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(b) FBB adaptatif, LPLV T

Figure 4.15: En haut : evolution de la puissance statique pour les différents dispositifs de power gating.
En bas : résultat du dimensionnement du switch de power gating équipé du dispositif de forward body
biaising adaptatif. Ce résultat doit être comparé au résulat de dimensionnement de la Figure 4.11 (a)
ou (b).

4.5 Répartition des types de transistors et des VT

Afin d’optimiser finement la répartition des délais et des puissances dissipées dans la structure,
l’impact du type de transistor a été étudié. La structure a été divisée en deux parties : la partie logique
à l’intérieur du CLB (cf. Section 3.2) et la partie routage à l’extérieur du CLB détaillée dans la Section
2.1.2.

4.5.1 Optimisation de la structure de routage

Plusieurs facteurs entrent en jeu dans cette optimisation. L’augmentation du VT des transistors
permet de réduire le courant de fuite mais ralentit la structure. Il faut donc augmenter le VDD pour
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compenser et conserver des performances acceptables. La Figure 4.16 (a) illustre l’augmentation de délai
subie par un segment de longueur 3 lorsque ses transistors SV TGP sont remplacés par des transistors
SV TLP . On remarque que pour atteindre un délai de 1ns, il faut augmenter la tension d’alimentation
de 0.5V à 1V et quitter le domaine du sous-seuil.

En parallèle du choix des transistors pour l’implémentation, il faut dimensionner le driver pour
minimiser le délai sur le segment comme indiqué dans [22]. La Figure 4.16 (b) reprend l’évolution du
délai dans un segment de longueur 3 pour deux implémentations en fonction de la taille du driver.
On constate que l’optimum se déplace selon l’implémentation. Il faudra donc adapter le driver pour
rester à l’optimum lors des comparaisons d’implémentation afin d’éviter de fausser les comparaisons
consommation/délais.

La Figure 4.17 montre la répartition des délais dans le segment. Les Sense Buffers sont maintenus à
la largeur minimale car ils représentent un faible pourcentage du délai. De plus, cela permet de limiter la
charge sur le segment. L’optimisation se concentrera sur les multiplexeurs et les drivers qui représentent
la majorité du délai.
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Figure 4.16: Evolution du délai de propagation le long d’un segment parcourant 3 CLBs en fonction
de la tension d’alimentation et de la largeur du driver. La largeur du driver est exprimée en multiple
de la largeur minimale de la technologie (0.135µm pour la technologie 65nm distribuée par STMi-
croelectronics). Ce délai a été simulé pour des segments consitués de MOS SV TLP et SV TGP pour
comparaison.

L’optimisation consiste à déterminer la meilleure répartition du VT et du type de transistor pour
les trois éléments : sense buffer, multiplexeur et driver. Cette optimisation doit être réalisée de manière
exhaustive car l’utilisation de logique de transmission implique que les caractéristiques des blocs sont
liées les unes aux autres.
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Figure 4.17: Evolution du délai le long du segment en fonction de la tension d’alimentation. La pro-
portion des délais dans chaque bloc pour VDD = 0.5V est indiquée dans le diagramme de droite.

Toutes les répartitions sont comparées sur base de 3 facteurs de mérite : la consommation statique,
la consommation dynamique et le délai entre l’entrée du sense buffer et l’entrée du sense buffer situé
3 CLBs plus tard.

Table 4.2: Performances relatives en vitesse et en consommation pour différentes répartitions du VT .
Toutes les répartitions sont comparées avec la situation constituée uniquement de transistors SVT .

VT for Leakage Total Leakage VDD [V]

SB/Mux/Driver Delay power power power for

@0.5V @0.5V @iso-delay @iso-delay iso-delay

LVT , SVT , LVT -27% +47.5% -17.4% +22.8% 0.451

SVT , SVT , LVT -15% +23.9% -9.1% +12.7% 0.475

LVT , SVT , SVT -13% +23.7% -7.9% +14.9% 0.479

SVT , SVT , SVT - - - - 0.5

LVT , HVT , LVT +17% -45% +7.9% -33.5% 0.525

La Table 4.2 reprend les 5 répartitions les plus performantes. On constate que les répartitions les
plus performantes sont celles qui utilisent des transistors SVT ou HVT pour les multiplexeurs en logique
de transmission. Ceci permet de garder une ROFF élevée qui empêche le chargement et déchargement
du grand nombre de noeuds inutilisés dans les multiplexeurs. Pour les sense buffers et les driver, les
transistors HVT sont évités pour conserver de bonnes performances en vitesse.

La Figure 4.18 présente la puissance dynamique et statique des 5 répartitions. La puissance statique
semble négligeable et la puissance dynamique est environ constante pour toutes les répartitions mais
deux considérations doivent être gardées à l’esprit :

– Il y a entre 20 et 40 segments par canal de routage selon la valeur de W.
– La consommation statique des systèmes autonomes en énergie (EAS) doit être très réduite car
leurs facteurs d’activité sont généralement réduits et c’est la durée de vie sur une batterie limitée
qui est ciblée.

En tenant compte de ces remarques, la puissance statique consommée par tuile est 20 à 40 fois
supérieure à la puissance statique exposée dans la Table 4.2 et la Figure 4.18. Pour réduire cette
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Figure 4.18: Consommation dynamique et statique des 5 meilleures répartitions des VT .

puissance statique, la dernière répartition a été choisie. Elle est constituée des sense buffers en LVT ,
des multiplexeurs en HVT et des drivers en LVT . Cette répartition présente un petit handicap en délai
et permet une réduction de 35% de la puissance statique (après correction pour arriver aux mêmes
performances de vitesse).

4.5.2 Optimisation du CLB

Le CLB a été étudié de la même façon que l’a été la structure de routage (cf. Section 4.5.1). La
grappe a été divisée en 2 parties : le routage local et la logique (BLE).

Pour les deux parties, toutes les configurations de type de transistor et de VT ont été simulées.
La Table 4.3 regroupe les 6 répartitions les plus performantes. Là aussi, la recherche exhaustive est
nécessaire car l’implémentation du routage local en logique de transmission rend le délai de ce routage
dépendant du courant ION produit par les transistors du BLE.

L’évolution des performances en vitesse du CLB est estimée statistiquement à travers des simulations
ELDO du CLB séparé de la structure de routage. Des circuits du benchmark MCNC ([18]) suffisamment
petits pour tenir dans 4 LUTs sont synthétisés sur le CLB. Des vecteurs d’entrée et des transitions à
50MHz sont appliqués au circuit et le délai sur le chemin critique est mesuré. Ce chemin critique
comporte jusqu’à 2 BLEs et 3 multiplexeurs de routage local.

Les répartitions E et F nécessitent une tension d’alimentation légèrement supérieure à 0.5V à cause
de l’utilisation de transistors LP qui ont un VT élevé et donc un ION trop faible à 0.5V . Les performances
des CLBs implémentés avec des transistors LP sont trop faibles pour atteindre le MHz à l’exception
des répartitions E et F avec un VDD augmenté.

La répartition C présente une bonne réduction de la consommation statique mais la pénalité en
délai est également importante.

A l’inverse, la répartition D subit une augmentation réduite du délai mais la réduction de la consom-
mation statique est limitée à 11%.

La solution A a été choisie comme compromis entre une bonne réduction de la consommation statique
(30%) et une pénalité limitée de délai (60%). Cette répartition est composée de transistors à faible VT
qui sont rapides et qui sont utilisés pour le routage local et des transistors lents à haut VT pour les
BLEs. De cette façon, tous les chemins entre VDD et GND passent par au moins un transistor à haut
VT imposant un faible courant de fuite.

La Figure 4.19 détaille la répartition des transistors LV TGP et HV TGP dans les différents blocs.
On constate qu’après optimisation, il y a un peu plus de transistors HV TGP à faible courant de fuite
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Table 4.3: Puissance consommée relative et délai relatif pour différentes répartitions de VT par rapport
à la situation SV TGP pour un CLB @0.5V ∗ ou @0.55V †

Routing BLE Total power Leakage power Delay

A∗ GPLVT GPHVT -15.4% -28.9% +60%

B∗ GPSVT GPSVT - - -

C∗ GPSVT GPHVT -26.3% -71.7% +85.9%

D∗ GPHVT GPSVT +7.9% -10.9% +39.5%

E† LPLVT LPSVT +63.4% -34.4% +42.6%

F † LPLVT LPHVT -9.4% -83.6% +99.6%

que de transistors rapides LV TGP . Si les multiplexeurs avaient été réalisés en logique CMOS à la place
de la logique de transmission, la proportion de LV TGP aurait été plus faible. L’architecture retenue
permet en effet d’insérer de longues chaines de transistors rapides en logique de passage entre deux
transistors lents en logique CMOS sans obtenir un grand courant de fuite.
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Figure 4.19: Histogramme de répartition des différents types de MOS dans chaque bloc après optimi-
sation.

4.6 Performances

Sur base des répartitions développées dans la Section 4.5, une tuile a été composée en assemblant le
CLB avec deux canaux de routage (un CB vertical et un CB horizontal) et en les connectant à travers
un switch box. La structure conçue dans les Chapitres 3 et 4 a été simulée.
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La puissance consommée a été simulée à bas niveau par le simulateur ELDO. Tout comme pour
l’évolution des performances du CLB ; la tuile a été stimulée à 50MHz après avoir synthétisé un petit
circuit du benchmark. Les entrées du circuit ont été routées dans les CBs et le SB entourant le CLB.
Les segments inutilisés ont été stimulés à 50MHz. De cette façon, on peut obtenir une borne supérieure
de la consommation dynamique d’une tuile qui serait insérée dans un FPGA complet.
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Figure 4.20: Histogramme des puissances consommées par une tuile pour la répartition optimale @0.5V
ainsi que pour la tuile SV TGP alimentée @1V ou à @0.5V .

La Figure 4.20 compare les consommations de puissance statique et dynamique pour une tuile opti-
misée et pour une tuile SV TGP (alimentée à 1V ou à 0.5V ). La réduction de la tension d’alimentation
de 1V à 0.5V permet la réduction de plus de 86% de la consommation totale. La répartition optimale a
été conçue pour réduire la consommation statique. Cela permet d’obtenir une faible puissance consom-
mée lorsque le FPGA est inactif dans l’optique de synthèse de circuits à faible facteur d’activité. La
répartition optimale permet de réduire de 33% la consommation statique au prix d’une augmentation
de 2% de la puissance totale. Cette augmentation est due à l’augmentation des délais dans la structure
qui étendent les durées des transitions.

Sur base de ces simulations, les paramètres à fournir au simulateur VPR pour compléter le fichier de
description de l’architecture ont été extraits. Les paramètres architecturaux extraits pour VDD allant
de 0.5V à 1V sont :

– Délai à travers le driver du switch block.
– Délai combinatoire à travers le BLE.
– Délai séquentiel entre l’entrée du BLE jusqu’à l’entrée du DFF (en comptant le délai de setup du
DFF).

– Délai séquentiel entre le flanc montant de l’horloge jusqu’à la sortie du BLE.
– Délai dans le CLB : de la sortie d’un BLE vers l’entrée d’un autre BLE.
– Délai dans le CLB : d’une entrée du CLB vers l’entrée d’un BLE.
– Délai dans le CLB : de la sortie d’un BLE vers une sortie du CLB.

Un multiplieur RCA sur 16 bits a été synthétisé sur la structure conçue grâce au CAD Flow décrit
dans la Section 3.1. La synthèse a été réalisée sur des architectures dont le VDD s’étend de 0.5V à 1V .
La Figure 4.21 montre l’évolution du délai sur le chemin critique. Ce délai est distribué équitablement
entre le routage global et le délai intra-CLB.

La synthèse du multiplieur sur la structure nécessite 4 × 4 tuiles. La puissance consommée par le
circuit a été évaluée en multipliant par 16 la puissance consommée par une seule tuile stimulée à la
fréquence maximale permise par le délai du chemin critique. La puissance dynamique a été simulée en
appliquant des transitions sur toutes les entrées. Il existe d’autres méthodes pour estimer de manière
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réaliste la puissance dynamique. Il est par exemple possible de prolonger le modèle développé dans la
Section 3.2.2.3. Pour cela, on stimule les entrées de la tuile selon les taux moyens d’utilisation donné
par le CAD Flow. La prise en compte de davantage d’informations permet de limiter la surestimation
de la puissance dynamique mais impose une complexification du modèle.
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Figure 4.21: Simulation du délai sur le chemin critique et de la puissance consommée par un FPGA
4× 4 sur lequel un multiplieur RCA 16 bit a été synthétisé. Le graphique de droite reprend également
l’énergie par opération de ce multiplieur.

La Figure 4.21 indique que la puissance totale du FPGA SV TGP et celle du FPGA optimisé sont
semblables. En revanche, la différence entre les consommations statiques des deux types de tuile est
amplifiée par la taille du FPGA. Au total, le FPGA optimisé présente une réduction substantielle de
la consommation statique.
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Figure 4.22: Comparaison des énergies nécessaires pour réaliser une multiplication sur 16 bits sur un
ASIC ULV, sur le FPGA ULV et sur un microcontrôleur ULV.

La puissance par MHz correspond à l’énergie consommée par opération. Malgré les approximations
réalisées pour estimer la puissance consommée, elle donne une borne supérieure intéressante pour com-
parer l’implémentation du multiplieur sur le FPGA à une implémentation ASIC ULV. L’énergie par
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opération est sans doute le facteur de mérite le plus représentatif lorsque l’on cible des EAS (à l’excep-
tion des RFID tags pour lesquels il est plus intéressant d’étudier la puissance instantanée consommée).
En effet, en connaissant l’énergie nécessaire par opération, on peut immédiatement convertir les caracté-
ristiques de la batterie en une durée de vie du système. La Figure 4.22 reprend l’énergie nécessaire pour
une multiplication 8 bits sur un ASIC ULV, sur le FPGA ULV de ce travail et sur un microcontrôleur
ULV qui fait figure d’état de l’art dans le domaine.

L’ASIC utilisé pour comparaison provient de [36]. Les auteurs implémentent le même multiplieur
en ASIC dans la même technologie et en utilisant les mêmes techniques d’optimisation de la puissance.
Ils ont atteint une énergie par opération de 80fJ @0.5V alors que le FPGA développé atteint 2.5pJ
@0.5V . Le facteur 30 qui sépare ces deux valeurs mesure donc l’écart entre la logique reconfigurable et
l’implémentation ASIC en 65nm et en ULV.

Les travaux de [57] décrivent un microcontrôleur ULP pouvant servir de plateforme pour implé-
menter une reconfiguration software. Il a été réalisé dans la même technologie 65nm et en utilisant
l’approche multi-VT et GP/LP pour réduire sa consommation. Il atteint 7pJ par opération et la multi-
plication demande 4 cycles, ce qui porte à 28pJ l’énergie nécessaire à la réalisation d’une multiplication
sur 16 bits. La reconfiguration hardware développée dans ce travail est donc 11× plus performante que
la reconfiguration software dans la technologie 65nm et dans le domaine de l’ULV.
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Chapitre 5
Validation, layout d’un circuit de test et
simulations post-layout

5.1 Adder 2b . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 80
5.2 VPR2ELDO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81
5.3 Corners de fabrication . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83
5.4 Apercu du test-chip . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85
5.5 Simulations post-layout . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88

5.5.1 Configuration . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88
5.5.2 LUT & BLE . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88

Ce chapitre décrit les simulations physiques d’un FPGA complet. Pour éviter de configurer
manuellement les tuiles, une couche software a été partiellement développée. Le circuit a
été validé pour 16 corners afin de vérifier la fonctionnalité et les variations de performances
sont reprises dans ce chapitre. Le layout d’un CLB a été réalisé afin d’intégrer un test-chip
de validation. Les layout des différents blocs sont détaillés ainsi que les simulations post-
layout. Ces simulations ont permis de mesurer l’influence des parasites sur les facteurs de
mérite de la structure.
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5.1 Adder 2b
Pour tester et caractériser la structure développée dans le Chapitre 4, un additionneur sur 2 bits

dont le code Verilog est présenté ci-dessous, a été synthétisé sur la structure.

1
2 module bench_2bit_adder_with_carryout_and_overflow (carryin , X, Y, S,

carryout , overflow);
3 parameter n = 2;
4
5 input carryin;
6 input [n -1:0] X, Y;
7 output [n-1:0] S;
8 output carryout , overflow;
9

10 reg [n-1:0] S;
11 reg carryout , overflow;
12
13 always @(X or Y or carryin)
14 begin
15 S = X + Y + carryin;
16 carryout = (X[n-1] & Y[n-1]) | (X[n-1] & ~S[n-1]) |

(Y[n-1] & ~S[n-1]);
17 overflow = carryout ^ X[n-1] ^ Y[n-1] ^ S[n-1];
18 end
19
20 endmodule

Après passage dans le CAD Flow, les fichiers de placement et de routage ont été interprétés pour
en extraire les valeurs de tous les bits de configuration. La Figure 5.1 illustre le schéma de placement
et routage de l’additionneur sur le FPGA 2× 2.

Pour utiliser le framework de simulation physique du FPGA développé, 2 fichiers doivent être
fournis :

– quand la taille de la structure est connue, il faut remplir un fichier de connexion qui indique
comment les pins de 2 tuiles adjacentes sont liées. Il indique également la charge placée sur les
pins qui sortent de la structure. Pour finir, il contient les signaux d’entrée qui sont appliqués sur
les pins d’entrés de la structure.

– le fichier de configuration contenant les DX × DY × 228 bits de configuration doit être préparé
manuellement.

Les simulations physiques valident la fonctionnalité. On constate que le passage de Y1 de 0 à 1
provoque la transition de S1 de 0 à 1. On peut également utiliser cette synthèse pour évaluer la capacité
logique d’une tuile. Même si il est préférable d’avoir synthétisé un grand nombre de circuits larges sur
le FPGA pour pouvoir faire une moyenne, la capacité d’une tuile est d’environ 20 portes logiques. En
guise de comparaison, la famille IGLOO d’Actel est basée sur des tuiles (V ersaT ile c©) pouvant contenir
38 portes logiques équivalentes ([42]).
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Figure 5.1: Synthèse et simulation d’un additionneur 2 bits sur 2× 2 tuiles. Chaque entrée du circuit
est routée jusqu’à une entrée du CLB.

5.2 VPR2ELDO

L’analyse des performances de la structure de FPGA développée dans ce travail est limitée par une
contrainte pratique. Il faut pouvoir déterminer la valeur de 228 bits de configuration par tuile pour
chacun des circuits à synthétiser. Dans le cas de l’additionneur sur 2 bits, cette opération a été réalisée
manuellement mais cette méthode n’est pas applicable à des structures plus grandes que 2× 2 tuiles.

Une couche software a été partiellement développée pour extraire une partie des bits de configuration
des fichiers de placement et routage générés par VPR. La Figure 5.2 montre le fichier de configuration
à générer pour réaliser la simulation physique.

L’utilitaire développé sous le nom de VPR2ELDO constitue les CLBs en rassemblant les BLEs listés
dans le fichier .net sortant de T-VPACK et dans le fichier .blif entrant dans T-VPACK. L’algorithme
génère alors les 16× 4 bits de configuration des 4 LUTs et les 4 bits de configuration qui déterminent le
contournement du DFF des BLEs. En partant des connections entre les entrées/sorties des CLBs et les
entrées/sorties des BLEs, l’algorithme détermine les chemins passant à travers chaque multiplexeur de
routage local et établit la succession de bits de configuration. L’algorithme n’est cependant pas encore
capable d’extraire la configuration du routage global du fichier de routage de VPR. En revanche, il
génère une représentation graphique du placement des CLBs sur la structure ainsi que du routage des
différents nets à travers les CBs et SBs. La Figure 5.2 illustre le placement d’un multiplieur 16 bits et
d’une des 28 connexions à router. Les Figures 3.4 et 3.5 montrent des placements et routages complets
sur la structure développée.

A terme, ce logiciel, combiné au CAD Flow détaillé dans la Section 3.1, permettra de synthétiser
un fichier verilog et d’en extraire la configuration à appliquer pour la simulation physique en utilisant
le framework développé dans ce travail. Il sera également possible de générer le train de bits qui servira

Page 81 de 93



CHAPITRE 5. TEST-CHIP

Config_print.cir 2012-05-13

- 1/1 -

* ------------- CLB ----------------
* BLE1
vCFBLE1_1_T1 CfBLE1_1_T1 gnd 0
vCFBLE1_2_T1 CfBLE1_2_T1 gnd ddram
vCFBLE1_3_T1 CfBLE1_3_T1 gnd ddram
vCFBLE1_4_T1 CfBLE1_4_T1 gnd 0
vCFBLE1_5_T1 CfBLE1_5_T1 gnd ddram
...
* MUXI2
vMUXI2_1_T1 CfMi2_1_T1 gnd ddram
vMUXI2_2_T1 CfMi2_2_T1 gnd 0
vMUXI2_3_T1 CfMi2_3_T1 gnd 0
vMUXI2_4_T1 CfMi2_4_T1 gnd 0
...
* --------------------- CB_H ---------------------------
* MUXN1_H
vMUXN1_1_H_T1 CfMUXN1_1_H_T1 gnd 0
vMUXN1_2_H_T1 CfMUXN1_2_H_T1 gnd ddram
vMUXN1_3_H_T1 CfMUXN1_3_H_T1 gnd 0
vMUXN1_4_H_T1 CfMUXN1_4_H_T1 gnd 0
...
* ---------------------- SB --------------------------
* Con1 Mux1
vCon1_Mux1_1_T1 CfCon1_Mux1_1_T1 gnd ddram
vCon1_Mux1_2_T1 CfCon1_Mux1_2_T1 gnd 0
vCon1_Mux1_3_T1 CfCon1_Mux1_3_T1 gnd ddram
vCon1_Mux1_4_T1 CfCon1_Mux1_4_T1 gnd 0
...
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Figure 5.2: Gauche : portion d’un fichier de configuration d’une tuile servant à la simulation physique.
A droite : illustration graphique du placement et routage d’un multiplieur 16 bits synthétisé sur un
FPGA 4× 4.

à la configuration du test-chip détaillé dans la Section 5.4.
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5.3 Corners de fabrication
Avant de pouvoir réaliser un test-chip de la structure conçue, il faut garantir la fonctionnalité pour

tous les corners de fabrication.

Les 4 corners sur les transistors ont été simulés :
– NMOS lent, PMOS lent.
– NMOS lent, PMOS rapide.
– NMOS rapide, PMOS lent.
– NMOS rapide, PMOS rapide.
Les simulations ont indiqué que la fonctionnalité d’un FPGA 2 × 2 sur lequel un additionneur 2

bits a été synthétisé, est préservée pour tous les corners. La Figure 5.3 reprend le délai sur le chemin
critique de l’additionneur dans tous les corners.
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Figure 5.3: Evolution du délai sur le chemin critique pour chacun des 4 corners sur les transistors.

En plus des 4 corners sur les transistors, les corners sur la tension d’alimentation et sur la tempé-
rature ont été simulés. La tension d’alimentation a été augmentée et réduite de 10% par rapport à la
tension d’alimentation nominale. Le FPGA a été simulé pour une température de 85̊ C et de −20̊ C.
Pour ces 16 corners, les simulations ont prouvé que la fonctionnalité est garantie. L’Annexe A contient
l’évolution des performances de l’additionneur 2 bits pour tous les corners.

La Figure 5.4 montre comment la répartition du délai sur le chemin critique entre délai intra-CLB
et inter-CLB varie avec les corners. On constate que, à part pour le corner Slow Slow, les autres corners
sont plus rapides que la simulation typique.

La Figure 5.5 montre comment le délai d’un BLE et d’un switch block évolue avec les corners.

La Figure 5.6 montre comment la puissance statique et dynamique évolue avec les corners. La
puissance dynamique du FPGA 2 × 2 sur lequel l’additionneur 2 bits a été synthétisé, est évaluée en
stimulant à 50MHz les entrées du circuit. Les segments et entrées des CLB non-utilisés sont laissés
au repos. L’additionneur 2 bits occupe environ le quart de la structure 2 × 2, ce qui explique que la
consommation statique est supérieure à la consommation dynamique.

La consommation statique du corner Fast Fast est supérieure à celle des autres corners à cause du
courant de fuite supérieur des transistors de ce corner.

La consommation dynamique ne varie pas significativement avec les corner car les capacités de
charge ne varient pas.

La consommation statique est dominée par le routage global pour tous les corners. La proportion
de puissance dynamique consommée à l’intérieur des CLBs n’est pas représentative car, sur le circuit
synthétisé, le routage global est peu utilisé. Il faut synthétiser un plus grand nombre de circuits de
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Figure 5.4: Détail du délai sur le chemin critique pour chacun des 4 corners sur les transistors.
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Figure 5.5: Evolution du délai dans un BLE et dans un switch block pour chacun des 4 corners sur
les transistors.

benchmark plus complexes pour obtenir une indication significative de la répartition de consommation
dynamique dans le FPGA. Ce type d’analyse sort du cadre de ce travail.
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Figure 5.6: Evolution de la puissance statique et dynamique de la structure 2× 2 simulée pour chacun
des 4 corners sur les transistors.

5.4 Apercu du test-chip

Afin de valider les techniques de réduction de la puissance statique dissipée, la réalisation d’un
test-chip en 65nm STMicroelectronics a été envisagée. Dans le cadre de cette étude, seul le layout du
CLB a été réalisé pour accommoder la contrainte de temps avec les exigences du design full custom.

Le multiplexeur élémentaire 2 : 1 constitue la majorité de la surface d’un FPGA car il est utilisé pour
former les LUTs et pour tous les multiplexeurs de routage local ou global. Deux types de multiplexeurs
2 : 1 ont été développés. Le premier, illustré en haut dans la Figure 5.7 (d), comporte un inverseur
qui génère l’inverse du signal de sélection tandis que le second ne comprend pas cet inverseur. De cette
façon, il a été possible de partager les lignes de sélection pour tous les multiplexeurs prenant le même
signal de sélection.

Sur la Figure 5.7 (c), on repère facilement les lignes verticales de sélection en polysilicium. Sur cette
illustration du layout du BLE, on distingue la LUT composée des 4 étages de multiplexeurs imbriqués
et le registre en bas à droite.

La configuration dans ce prototype est conservée dans un registre à décalage. L’accès et la confi-
guration du FPGA se fait à l’aide d’une horloge séparée. Le registre à décalage utilise les plus petits
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Flip-Flop HV TLP de STMicroelectronics pour garder un courant de fuite faible (cf. Section 5.5). Bien
que dense, ces Flip-Flop représentent une surface équivalente à la surface combinée des 4 BLEs et des
16 multiplexeurs de routage local. Afin de conserver un CLB dense, la configuration a été enroulée en
spirale comme illustré dans la Figure 5.7 (a). Ce carré a environ un côté de 50µm de long.

La Figure 5.7 (b) reprend le layout final du CLB. On peut y repérer les 4 BLEs imbriqués les uns
dans les autres en haut du carré pour limiter la surface totale. Au centre, on retrouve les 4 multiplexeurs
4 : 1 qui permettent de diriger les sorties des BLEs vers les sorties du CLB. En bas, on retrouve les 16
multiplexeurs 14 : 1 qui sélectionnent les entrées des BLEs. Ils sont groupés par 4 de façon à séparer les 4
multiplexeurs 14 : 1 correspondant à chaque BLE. Le routage de ces blocs, des 140 bits de configuration
et des rails d’alimentation a été réalisé manuellement. La surface finale du CLB atteint :

SCLB = 53.22µm× 51.8µm = 0.002756mm2 (5.1)

En évaluant la surface approximative de la tuile à 80µm× 80µm avec l’ajout des canaux de routage
verticaux et horizontaux et du SB, on peut conclure que le layout de ce FPGA permet de placer 156
tuiles par mm2. En terme de portes logiques équivalentes, cela revient à 3120 portes par mm2.

La densité atteinte par le FPGA conçu a été comparée à l’état de l’art en terme de FPGA à faible
consommation. Les fabricants communiquent cependant peu sur la dimension des dies. Dans la même
technologie, le leader en matière de faible consommation, SiliconBlue 1 propose le ICE65L08 ([58])
implémenté en 65nm Low-Power TSMC. Il s’agit du FPGA à faible consommation le plus proche du
FPGA conçu dans ce travail. Le die de l’ICE65L08 mesure 4810µm× 4394µm et comprend 7680 BLEs
composés de LUTs de 4 entrées identiques à celles qui ont été conçues ici. SiliconBlue place donc 363
BLEs par mm2 tandis que le layout proposé atteint 624 BLEs par mm2. Le layout full custom réalisé
dans ce travail est donc 40% plus dense. Ce calcul devrait cependant être affiné pour retirer du calcul
les 2 cellules de RAM de 4Kbits que propose l’ICE65L08 mais SiliconBlue n’a pas communiqué leurs
dimensions.

La structure contient différentes tensions d’alimentation. Le registre à décalage étant implémenté
en HV TLP , sa tension d’alimentation est laissée à 1V car son courant de fuite sera faible. Les carac-
téristiques du registre à décalage sont présentées dans la Section 5.5. Le reste du CLB est alimenté à
0.5V . Pour apporter les signaux d’entrées provenant des pads d’entrée vers le FPGA, il faut insérer des
down shifter et pour amener les sorties du CLB vers les pads de sortie, il faut ajouter des up shifter.
Ces blocs et le CLB équipés des level shifters sont illustrés dans l’Annexe B.

Le test-chip doit être envoyé en fabrication en octobre 2012 et sera alors constitué de 3 × 3 tuiles
permettant la synthèse de circuits de près de 200 portes logiques.

1. SiliconBlue est une spin-off spécialisée dans la conception de FPGAs à faible consommation basés sur des SRAM
mais proposant une mémoire non-volatile in-die.SiliconBlue a été racheté en 2011 par Lattice, le 3me acteur sur la scène
des FPGAs.
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(a) Registre à décalage de configuration (b) CLB

(c) BLE (d) Multiplexeur 2 : 1 avec et sans inverseur de sélection

Figure 5.7: Illustration du layout des différents blocs consistuant le CLB et du layout du CLB lui-
même.
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5.5 Simulations post-layout
Afin de valider le circuit après layout, une série de simulations SPICE a été réalisée.

5.5.1 Configuration

Le registre à décalage contenant la configuration a été simulé pour valider sa fonctionnalité. Il n’est,
en effet, pas directement lié aux performances du FPGA. La Figure 5.8 illustre la configuration du
CLB.

Table 5.1: Performances du registre à décalage

@20MHz Leakage Power Total power Configuration delay

one bit 21.355[pW ] 3.546[µW ] 50[ns]

one CLB 2.989[nW ] 0.496[mW ] 7[µs]

3× 3 FPGA 43.82[nW ] 7.277[mW ] 102[µs]
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Figure 5.8: Simulation du registre à décalage lors de la programmation du FPGA. On constate qu’après
140 périodes de l’horloge de configuration (20MHz) soit 50ns × 140 = 7µs dans la simulation, les
premières entrées du registre sortent.

Comme l’indique la Table 5.1, l’utilisation de transistors LP pour la configuration permet de main-
tenir la puissance statique négligeable malgré l’augmentation de la taille du FPGA. En revanche, la
consommation dynamique durant la configuration du FPGA est importante. La vitesse de l’horloge de
configuration doit donc être adaptée selon la puissance disponible dans le système lors de la configura-
tion.

5.5.2 LUT & BLE

Après layout, les parasites capacitifs et résistifs ont été extraits pour le BLE et la LUT. Le BLE
et la LUT annotés de ces parasites ont été simulés et comparés aux résultats obtenus avant le layout.
La Figure 5.9 illustre la dégradation du délai par les parasites. Le BLE montre une dégradation de son
délai de 5% à 0.5V qui reste raisonnable. Sa fonctionnalité après layout est validée.

La Figure 5.10 illustre la variation des puissances statique et dynamique du BLE et de la LUT entre
la simulation pré-layout et la simulation post-layout. On remarque que la consommation statique des
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(b) LUT

Figure 5.9: Evolution du délai avant et après layout pour la LUT et le BLE.

deux blocs diminue légèrement après layout (−10% @ 0.5V pour la LUT) suggérant que les courants
de fuite pré-layout ont été légèrement surestimés. La puissance dynamique a, quant à elle, augmenté
de 65% @ 0.5V pour le BLE.
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(b) LUT

0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4 x 10−7

VDD [V]

St
at

ic
 p

ow
er

 c
on

su
m

pt
io

n 
[W

]

 

 

pre−layout
post−layout

Student Version of MATLAB

(c) BLE
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(d) BLE

Figure 5.10: Evolution des puissances statique et dynamique avant et après layout pour la LUT et le
BLE.
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Chapitre 6
Conclusion

De nouveaux défis de mobilité et d’ubiquité émergent avec le développement des systèmes autonomes
en énergie. La recherche des 10 dernières années a permis de rendre différents secteurs tels que le
processing digital, la conversion analogique/digitale ou la transmission RF compatibles avec la densité
d’énergie associée à des systèmes sans contact avec un réseau d’énergie.

En 2009, le programme CATRENE (Cluster for Application and Technology Research in Europe
on NanoElectronics [59]) rendait un rapport indiquant que dans un futur proche, l’utilisateur lambda
devrait être en mesure d’acheter un système d’energy harvesting de la même manière qu’il achèterait
une batterie aujourd’hui. La course à l’autonomie est lancée.

Si la technologie ULP et la récupération locale d’énergie progressent à grand pas, la conception de
SoC ambitieux en terme de fonctionnalité se heurte au problème de la flexibilité. Dans ce travail, la
question de l’intégration de flexibilité hardware dans un budget de l’ordre du µW a été étudiée. Loin
de la prétention d’avoir répondu à cette ambitieuse question, certains éléments de réponses ont été
apportés et sont résumés ci-dessous.

Résultats principaux
Dans un premier temps, un double état de l’art a été dressé dans le Chapitre 2. Celui-ci comprend

une partie consacrée aux FPGAs traitant des principaux points d’architecture et ciblant la course aux
performances en vitesse et en surface que livrent les industriels face aux ASICs. La seconde partie de cet
état de l’art se concentre sur la conception de circuits digitaux ULP. Là aussi, les différentes techniques
développées sont citées avec une attention particulière sur les travaux du groupe ULP de l’Université
catholique de Louvain qui est à la pointe dans ce domaine.

Le Chapitre 3 est centré sur une analyse haut-niveau de la structure reconfigurable. La série d’outils
utilisés pour synthétiser, placer et router un circuit sur une structure reconfigurable, est analysée.
L’architecture du FPGA, définie par un grand nombre de paramètres, est optimisée au travers d’une
étude rigoureuse de l’impact de ces paramètres et de la topologie des différents blocs sur la puissance
consommée et sur la vitesse. L’impact de la hiérarchisation des blocs logiques élémentaires en grappe
sur la puissance est modélisé. Le modèle développé dans ce travail permet d’optimiser la puissance
sur K et N sans avoir à estimer euristiquement l’activité en chaque noeud du FPGA pour différents
circuits de benchmark. Le modèle replace ces informations d’activité, difficiles à obtenir, en intégrant
les taux d’utilisation moyen des différentes ressources de routage et de logique du FPGA données par
le CAD Flow. Cette technique permet de réduire considérablement le coût calculatoire de l’estimation
de la puissance avec K et N tout en conservant de bons résultats en accord avec les optima cités dans
la littérature. Une courte comparaison des différentes architectures de routage global a également été
réalisée.
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Le Chapitre 4 contient les contributions les plus significatives de ce travail. Il traite de l’implémen-
tation ULP ULV de l’architecture développée dans le chapitre précédent. Le choix du type de logique
à utiliser pour implémenter les LUTs alimentées sous-seuil est discuté et la logique de transmission est
choisie réduisant ainsi de 50% le produit délai-puissance totale. La possibilité d’intégration d’un dispo-
sitif de power gating dans le FPGA est ensuite évaluée. Ce type de dispositif possède un large potentiel
de réduction de la consommation statique car, si il est réalisé à fin grain, il peut couper toutes les res-
sources inutilisées. Différentes stratégies de power gating sont envisagées et un système de power gating
with adaptative forward body biais est proposé. Il permet de réguler la résistance parasite introduite
entre l’alimentation virtuelle du circuit et l’alimentation réelle selon la demande en courant du circuit.
Les EAS sont généralement caractérisés par un faible facteur d’activité. Un noeud d’un wireless sensor
network par exemple sera inactif pendant la majorité du temps. Dans cette optique, il est intéressant
de pouvoir réduire la consommation statique. Dans ce travail, les différentes tensions de seuil mises à
disposition par la technologie 65nm de STMicroelectronics ont été pleinement utilisées. Le choix du
VT de chaque bloc du FPGA a été sélectionné pour contrôler précisément le compromis consommation
statique-vitesse. Grâce à cet outil de conception et en alimentant la structure à 0.5V, 86% de la puis-
sance totale a pu être économisée. La répartition optimale du VT , à elle seule, a permis une réduction
de 33% de la puissance statique par tuile. A plus haut niveau, les simulations après synthèse d’un mul-
tiplieur 16 bits sur le FPGA conçu ont montré une consommation de 2.5pJ par multiplication soit 11×
moins que l’implémentation de la même multiplication sur un microcontrôleur ULP ULV de l’état de
l’art utilisant les mêmes techniques de répartition du VT . Ces résultats montrent que la reconfiguration
hardware peut se poser en intermédiaire entre l’ASIC et la reconfiguration software dans le domaine de
l’ULP, ce qui n’avait jamais été étudié.

Cette technique de partition du circuit a fait l’objet d’une publication présentée à la conférence
FTFC 2012.

Le dernier chapitre concerne la validation des résultats énoncés dans le chapitre précédent. Afin de
valider la fonctionnalité du FPGA, 4 tuiles sont jointes et un petit additionneur sur 2 bits est synthétisé
manuellement. Pour pouvoir simuler et utiliser le FPGA conçu à plus grande échelle, une couche à
l’interface entre le CAD Flow académique analysé dans le Chapitre 3 et le framework de simulation
physique développé dans le Chapitre 4, a été réalisée. Ce logiciel permet de visualiser graphiquement le
placement et routage d’un circuit sur le FPGA et fournit également les bits de configuration des CLBs.
A ce stade du développement, les bits de configuration du routage global doivent cependant être fixés
manuellement.

Ce prototype réduit a également permis de simuler les corners de fabrication sur les transistors, la
température et les alimentations.

Pour valider les résultats obtenus par simulation, un test-chip a été conçu. Afin d’adapter les
contraintes de temps liées à ce travail à l’effort du design full custom, seul le layout d’un CLB a
été réalisé. Le text-chip final qui sera envoyé en fabrication en octobre 2012 sera constitué de 3×3 tuiles
permettant la synthèse de circuits d’environ 200 portes logiques.

Recherche et applications : perspectives
Bien que les résultats soient encourageants, de nombreuses étapes restent à franchir avant d’atteindre

l’objectif : une IP de logique reconfigurable performante et ULP intégrable dans un SoC autonome en
énergie.

Dans un premier temps, la structure de FPGA optimisé proposée dans ce travail doit être exhausti-
vement testée en simulant physiquement de grands FPGAs 10×10 ou plus. Pour parvenir à synthétiser
de grands circuits sur le FPGA, la couche logicielle située à l’interface entre le CAD Flow académique
et le framework de simulation SPICE doit être terminée.

La possiblité d’utiliser un dispositif de power gating a été partiellement étudiée dans ce travail mais
certaines questions demeurent. En premier lieu, quel est le grain optimal du power gating pour réduire
au maximum la puissance statique des sections de FPGA inutilisées ?
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Les FPGAs modernes incluent des blocs hétérogènes ou des structures arithmétiques comme des
chaines de carry pour améliorer les performances des circuits synthétisés. Afin de synthétiser des appli-
cations arithmétiques à haut throughput qui sont utilisées dans de nombreux périphériques ou copro-
cesseurs, l’implémentation ULP ULV de ces blocs devrait être étudiée.

A haut niveau, une couche CAD devrait être développée pour intégrer des algorithmes de placement
et routage qui prennent en compte l’objectif de réduction de la puissance consommée. L’implémentation
ULV subit une réduction des marges de bruit qui peuvent générer des fautes dans le FPGA. La couche
software peut être conçue pour contourner ces structures fautives pour maintenir la fonctionnalité du
FPGA.

Finalement, toutes les guidelines ULP doivent être regroupées dans un outil de génération auto-
matique d’IP permettant la génération de l’architecture optimale des blocs logiques et des canaux de
routage en partant de spécifications haut-niveau telles que la capacité logique à atteindre, la surface
approximative ou bien la consommation statique maximum acceptable. De la même manière, un outil
de génération automatique de layout devrait être développé afin de permettre l’intégration de cette IP
full custom dans le flot de conception d’un SoC.
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Figure A.1: Evolution du délai sur le chemin critique pour chacun des 16 corners (2 pour les NMOS,
2 pour les PMOS, 2 pour la tension d’alimentation et 2 pour la température).
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Figure A.3: Evolution du délai d’un BLE et d’un switch block pour chacun des 16 corners.
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Figure A.4: Evolution de la puissance statique consommée par la structure 2× 2 pour chacun des 16
corners.

Appendix iv.



A. Corners

0

1

2

3

4

5

6 x 10−6

D
yn

am
ic

 p
ow

er
 c

on
su

m
pt

io
n 

[W
]

 

 

Typical  Low Vdd  Low Vdd  High Vdd High Vdd 
         Low Temp High Temp Low Temp High Temp

BLE − Slow Slow
Intra−CLB routing − Slow Slow
Inter−CLB routing − CB − Slow Slow
Inter−CLB routing − SB − Slow Slow

Student Version of MATLAB

0

1

2

3

4

5

6 x 10−6

D
yn

am
ic

 p
ow

er
 c

on
su

m
pt

io
n 

[W
]

 

 

Typical  Low Vdd  Low Vdd  High Vdd High Vdd 
         Low Temp High Temp Low Temp High Temp

BLE − Slow Fast
Intra−CLB routing − Slow Fast
Inter−CLB routing − CB − Slow Fast
Inter−CLB routing − SB − Slow Fast

Student Version of MATLAB

0

1

2

3

4

5

6 x 10−6

D
yn

am
ic

 p
ow

er
 c

on
su

m
pt

io
n 

[W
]

 

 

Typical  Low Vdd  Low Vdd  High Vdd High Vdd 
         Low Temp High Temp Low Temp High Temp

BLE − Fast Slow
Intra−CLB routing − Fast Slow
Inter−CLB routing − CB − Fast Slow
Inter−CLB routing − SB − Fast Slow

Student Version of MATLAB

0

1

2

3

4

5

6 x 10−6

D
yn

am
ic

 p
ow

er
 c

on
su

m
pt

io
n 

[W
]

 

 

Typical  Low Vdd  Low Vdd  High Vdd High Vdd 
         Low Temp High Temp Low Temp High Temp

BLE − Fast Fast
Intra−CLB routing − Fast Fast
Inter−CLB routing − CB − Fast Fast
Inter−CLB routing − SB − Fast Fast

Student Version of MATLAB

Figure A.5: Evolution de la puissance dynamique consommée par l’additionneur 2 bit pour chacun
des 16 corners.
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Annexe B
Layout

Figure B.1: Layout du CLB et de ses level shifter d’interface avec les I/O pads.
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B. Layout

(a) En Haut : multiplexeur 4 : 1. En bas : up shifter. (b) Multiplexeur 14 : 1.

Figure B.2: Layout des multiplexeurs de routage local et du level shifter passant de VDDL à VDDH .
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