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1 Einleitung

Die Reduzierung der Energieaufnahme ist wesentlicher Faktor der fortschreitenden CMOS
Technologieskalierung. Doch neben der Absenkung der Versorgungsspannung wird beim
Ubergang zu einer neuen Technologiegeneration auch die fiir die Schaltung benétigte Fla-
che deutlich reduziert. Dieser Flachengewinn ist Voraussetzung, um zuséatzliche Funktio-
nalitit wie z.B. superskalare und Multi-Core Mikroprozessoren, Multimedia Erweiterun-
gen etc. kosteneffizient implementieren zu konnen. Insbesondere mobile Anwendungen wie
z.B. Mobiltelefone und Handheld PCs erfordern eine stete Reduzierung der aufgenommen
Energie, um die Batterielaufzeiten zu erhohen, wihrend die Geschwindigkeitsanforderun-
gen aufgrund neuer Standards wie z.B. HSxPA weiter ansteigen. Deshalb werden vermehrt
Schaltungsblocke verwendet, die fiir dedizierte Anwendungen optimiert sind (Hardware-
Beschleuniger). All diese Verdnderungen fiithren zu immer komplexeren, heterogenen Sys-
temen [1].

Zusatzlich erhoht sich mit fortschreitender Technologieskalierung und der einhergehenden
Absenkung der Versorgungsspannung unter 1V der Einfluss von prozess- und betriebs-
bedingten Variationen auf die Geschwindigkeit und Energieaufnahme von Digitalschal-
tungen. Zusammen mit der steigenden Schaltungskomplexitit erschweren die erhéhten
Laufzeitsensitivitdten den Entwurf von Digitalschaltungen in variationsbehafteter Umge-
bung.

Daher behandelt diese Arbeit den Einfluss von Prozess- und Umgebungsvariationen auf
die Laufzeitschwankung in digitalen sub-100nm CMOS Logikschaltungen. Der Schwer-
punkt der Arbeit liegt dabei auf der Analyse eingebetteter Mikroprozessoren in low-
power CMOS Technologien. Dazu wird ein auf alle Digitalschaltungen verallgemeinerbarer
Ansatz zur Identifikation, Klassifizierung, Quantifizierung und Bewertung von sensitiven
Schaltungsstrukturen sowie der Quantifizierung der einzelnen Variationsbeitrige zur Lauf-
zeitschwankung erarbeitet. Die einzelnen Variationseffekte werden in dieser Arbeit nicht
isoliert behandelt, d.h. bei der Bewertung der Effekte werden die Interaktion und Rand-
bedingungen der verschiedenen Effekte sowie der im Schaltungsentwurf durchlaufenen
Abstraktionsebenen beriicksichtigt (siehe Bild 1.1). Die vorgenommenen Untersuchungen
beschrénken sich auf den digitalen Logikteil der jeweiligen Mikroprozessoren. Cache- und
on-chip Kommunikationsstrukturen werden nicht behandelt, da der Einfluss von Varia-
tionen auf diese Schaltungsteile im Gegensatz zu Mikroprozessorkerne bereits ausfiihrlich
untersucht wurden |2, 3, 4, 5, 6, 7|. Unter Beriicksichtigung der gewonnenen Kenntnis-
se werden Kosten und Nutzen bekannter schaltungstechnischer Mafknahmen und daraus
abgeleitete Erweiterungen zur Kompensation von Laufzeitschwankungen in Semi-Custom
CMOS Digitalschaltungen bestimmt. Zur Bewertung der Robustheit einer Schaltung ge-
geniiber Within-Die Prozess-, und on-chip Umgebungsvariationen erfolgt die erstmalige
Definition mehrerer Kenngrofen, die als Metrik fiir die Verwundbarkeit einer Schaltung
dienen. Diese Kenngrofsen werden auch zur Bewertung der angewandten Kompensations-
techniken verwendet.
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1 Finleitung
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Bild 1.1: Gliederung der Arbeit nach verschiedenen Abstraktionsebenen.

Kapitel 2 beschreibt die entwickelte Vorgehensweise zur Bewertung des Einflusses von
Variationen auf die Geschwindigkeit einer getakteten Digitalschaltung. Dabei wird das
Zusammenspiel der in Kapitel 3, 4, 5 und 6 erarbeiteten Erkenntnisse hervorgehoben und
die verwendeten Simulatoren bzw. Tools aufgefiihrt.

In Kapitel 3 werden alle relevanten Variationsquellen nach ihrem Auftreten klassifiziert
und ihr Einfluss auf die Laufzeitschwankung analysiert. Dazu werden die physikalischen
Einflussgrofsen betrachtet und deren Beitrag zur Laufzeitschwankung quantifiziert. Um
technologische Trendaussagen treffen zu kénnen, werden die Laufzeitsensitivitdten von
130nm bis 40nm CMOS Technologien gegeniiber den wichtigsten Variationsquellen unter-
sucht und verglichen. Ergénzend werden auch die fiir low-power Schaltungen charakteris-
tischen wechselnden Betriebsbereiche (Dynamic Voltage Scaling) berticksichtigt.

Kapitel 4 beinhaltet eine detaillierte strukturelle Analyse der kritischen Strukturen eines
ARM926 Produktdesigns in 90nm low-power CMOS Technologie. Die Untersuchung des
- in der Praxis relevantesten - Vertreters eines fiinfstufigen RISC Prozessors ermdglicht
die représentative Analyse struktureller und topologischer Eigenschaften wie z.B. Abfolge
kritischer Pfade, die Aufspaltung im Taktverteilungsnetz etc. sowie der einzelnen Lauf-
zeitbeitrage. Die Analyse erfolgt unter der Beriicksichtigung von Randbedingungen und
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Designkriterien eines state-of-the-art Design Flows, der alle Anforderungen an ein kon-
kurrenzfahiges low-power Produktdesign erfiillt.

Auf Basis der strukturellen Analyse wird ein Mikroprozessormodell vorgestellt, das fiir die
Abschéatzung der einzelnen Laufzeitbeitrage sowohl technologische als auch strukturelle,
topologische und mikroarchitektonische Aspekte berticksichtigt. Der wesentliche Kern des
Mikroprozessormodells beruht auf der Beschreibung von Pipelinestrukturen mittels ei-
nes generischen ’kritischen Pfad’” Modells, das neben Register zu Register Pfaden auch
die Registerelemente (Flip Flops) und das Taktverteilungsnetz beinhaltet. Aufgrund des
generischen Charakters ist das hier vorgestellte Modell auf beliebige getaktete Digital-
schaltungen anwendbar. Ziel des Modells ist die Quantifizierung aller strukturabhingiger
Beitriage von WID Prozess- und on-chip Umgebungsvariationen zur Laufzeitschwankung
und die Bewertung von schaltungstechnischen Mafnahmen zur Kompensation von varia-
tionsbedingten Einfliissen.

Um den Einfluss von tieferem Pipelining auf das Laufzeitverhalten in variationsbehafteter
Umgebung zu zeigen, werden auf Basis des Mikroprozessormodells stellvertretend fiir alle
RISC Prozessoren der ARM926, ARM1176 und ARM Cortex A8 der ARM Mikroprozes-

sorfamilie analysiert.

Kapitel 5 behandelt die Beschreibung und Quantifizierung des Einflusses schaltungsspezifi-
scher Eigenschaften auf die Sensitivitdt einer Schaltung gegeniiber Variationen. Zum einen
wird die Auswirkung verschiedener Pfadtopologien auf das Laufzeitverhalten einer Schal-
tung analysiert. Die Unterscheidung der einzelnen Topologien hinsichtlich ihres Einflusses
auf die Funktionalitdat der Schaltung erfolgt auf Basis neu definierter Pfadtopologien. Zum
anderen wird erstmals der Einfluss von Pfad- bzw. Gatterspektrum und Pipeline-interner
topologischer Korrelationen auf das Laufzeitverhalten digitaler Schaltungen untersucht.
Mit der Definition des topologischen Korrelationsfaktors wird die Verflechtung der Gat-
ter in geschwindigkeitskritischen Strukturen und somit der Einfluss lokaler Variationen
auf die Gesamtschaltung beschrieben. Aus der Analyse der ’kritischen Hardware’ erfolgen
zwei Vorschlidge zur Definition der Schaltungssensitivitit gegeniiber Variationen.

In Kapitel 6 werden globale Adaptionstechniken und praventive Designtechniken zur Kom-
pensation bzw. Vermeidung variationsbedingter Laufzeitschwankungen bewertet. Als pra-
ventive Kompensationstechniken von Within-Die (WID) Laufzeitschwankungen, d.h. die
Berticksichtigung von WID Laufzeitvariationen wahrend des Schaltungsentwurfs, werden
der selektive Einsatz von low-V; Gattern und gepulsten Flip Flops in geschwindigkeitskri-
tischen Pfaden sowie die globale Ersetzung der Standard Master-Slave Flip Flops durch
gepulste Latches und Pulsgenerator diskutiert. Die Evaluation von Kosten und Nutzen
erfolgt auf Basis der in Kapitel 4 erarbeiteten Erkenntnisse. Zur Bewertung der einzelnen
praventiven Mafnahmen werden neben den herkémmlichen Grofen wie Geschwindigkeit,
Leistungsaufnahme und Flachenbedarf die in Kapitel 5 definierten Bewertungskenngrofen
fiir die Robustheit einer Schaltung verwendet.

Zur Reduzierung der Laufzeitsensitivitdten findet eine Untersuchung des globalen Einsat-
zes von Long-L p,, Gattern und des selektiven Einsatzes von low-V; Gattern im Taktver-
teilungsnetz statt.

Als globale Adaptionstechniken werden das aus der Literatur bekannte Process/Adaptive
Voltage Scaling (PVS/AVS) sowie Adaptive Body Biasing (ABB) behandelt und der fiir
die Implementierung erforderliche Aufwand gegeniibergestellt. Hierzu werden auch expe-
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1 Finleitung

rimentelle Ergebnisse in 90nm, 65nm und 45nm CMOS verwendet. Als Teststrukturen
dienen représentative Schaltungsstrukturen und -topologien, die aus den Erkenntnissen
der Mikroprozessoranalyse in Kapitel 4 abgeleitet wurden.

Das letzte Kapitel der Arbeit fasst die wichtigsten Ergebnisse, Erkenntnisse und Wertun-

gen zusammen und gibt einen Ausblick auf die Bedeutung der gewonnenen Erkenntnisse
fiir kommende Generationen digitaler CMOS Schaltungen.
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2 Vorgehensweise zur
abstraktionsebeneniibergreifenden
Variationsanalyse

In diesem Abschnitt wird die erarbeitete Vorgehensweise zur Bewertung des Einflusses von
Variationen auf die Geschwindigkeit und Robustheit von Digitalschaltungen vorgestellt.
Die Bewertung von Variationseffekten wird durch zunehmende Schaltungskomplexitit und
verschiedene Betriebsbedingungen von low-power Schaltungen erschwert. Neben iiber 300
Parametern eines aktuellen BSIM Transistormodells, mehreren 100 Gattern einer Stan-
dardzellenbibliothek und mehreren 100.000 Gattern eines eingebetteten Mikroprozessors,
die mehrere 100.000 kritischen Pfade bilden, miissen bei der Bewertung von Variatio-
nen auch die unterschiedlichen Versorgungsspannungs- und Temperaturbereiche der zu
entwerfenden Schaltung beriicksichtigt werden. Diese Beispiele zeigen, dass eine Aussage
zum FEinfluss von Variationen auf die Geschwindigkeit einer Schaltung nicht isoliert auf
einer der in Bild 1.1 gezeigten Abstraktionsebenen getroffen werden kann, sondern die Be-
riicksichtigung aller Ebenen vom Transistor bis hin zur Mikroarchitektur erfordert. Dies
bedarf einer umfassenden Vorgehensweise zur Abstraktion und Bewertung aller verfiigha-
ren Daten, wie sie im Rahmen dieser Dissertation erarbeitet wurde.

Bild 2.1 gibt einen Uberblick iiber die wichtigsten Komponenten der Vorgehensweise.
Ausgangspunkte sind Technologie-Datenbasen, Standarzellenbibliotheken, Betriebspara-
meter sowie Sign-Off Daten von eingebetteten Mikroprozessoren, hier eines ARM926 in
90nm CMOS.

Unter Sign-Off Status versteht man den Status eines Schaltungsentwurfs zum Zeitpunkt
der Freigabe zur Produktion, d.h. nach der erfolgreichen Verifikation der Spezifikatio-
nen mittels EDA Tools. Diese Daten beinhalten auch layoutspezifische Informationen, die
durch Extraktion des Layouts gewonnen wurden. Durch die Verwendung von Timing-Tools
wie z.B. der Statischen Timing Analyse (STA) konnen zeitkritische Strukturen identifiziert
werden. Wahrend des herkémmlichen Timing Sign-Offs werden nur dedizierte Informatio-
nen ausgegeben, um zum einen geringen Rechenaufwand und damit verbundene geringe
Rechnerlaufzeiten zu gewéhrleisten, zum anderen die zu bewertende Datenmenge gering
zu halten. So wird z.B. wéhrend des Timing Sign-Offs im Wesentlichen nur der Slack des
zeitkritischsten aller Pfade zur Verifikation der in der Spezifikation angegebenen Taktfre-
quenz herangezogen. Mit Slack wird in diesem Zusammenhang die zeitliche Marge eines
Pfades bezeichnet, die vorhanden ist, bevor eine Setup-Zeit Verletzung hervorgerufen wird.
Ist der Slack positiv, so wird davon ausgegangen, dass die spezifizierte Geschwindigkeit
gewahrleistet werden kann. Im vorliegenden Fall eines ARM926 ergab eine herkémmliche
STA Analyse (PrimeTime SI) der oberen 10% des Timings Daten im Umfang von ca.
100MB, um den Slack des kritischsten Pfades bestimmen zu kénnen. Der Dateninhalt
der in dieser Arbeit verwendeten Timing-Reports ist fiir den gleichen Timing-Bereich um
einen Faktor von ca. 100 erhoht. Diese erhohte Datenmenge resultiert aus der Aufhebung
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2 Vorgehensweise zur abstraktionsebeneniibergreifenden Variationsanalyse

. Standardzellen- . Sign-Off
Technologie bibliothek Betriebsparameter Datenbasis
(Adaptiertes a-power . ganditivitits- Design Statistiken:
law Modell zur | Timing, Logiktiefe,
Beschreibung der i ana Yse Lastverhaltnisse
Voo Abhdngigkeit ¢ (Analog-Simulator) (STA Reports)
‘ PN |
Prozessor- “
Y architekturen MP Modell, - Reprasentative Robustheits-
'Y Trendaussagen Pfadmodelle kriterien
Modellierung | #
pArchitektur l l l
( . .
Kosten/Nutzen Monitor- Kompensationstechniken
Abschatzung Kompensationstechniken schaltungen Auswahl | Ropustheitsorientierte
\_ Implementierung
V\
Bewertung des Einflusses von Variationen auf die
Geschwindigkeit und Robustheit einer Schaltung

Bild 2.1: Uberblick iiber die einzelnen Komponenten der konzipierten Vorgehensweise zur
Bewertung des Einflusses von Variationen auf die Geschwindigkeit und Robust-
heit von integrierten Schaltungen.

struktureller Beschrédnkungen wie z.B. die beschrankte Anzahl an Pfaden pro empfan-
gendem Register. Zusammen mit weiteren Informationen aus Sign-Off Reports z.B. zur
Verteilung und Grofse von Kapazititen, betrigt die erzeugte Datenmenge eines unter-
suchten Mikroprozessors zwischen 20 und 25GB, was in etwa der Grofenordnung von
10.000.000 DIN-A4 Text-Seiten entspricht (DIN-A4: ca. 2kB). Hier wird die Notwendig-
keit einer geeigneten Abstraktion der zur Verfiigung stehenden Informationen besonders
deutlich.

Um reprasentative Aussagen generieren zu konnen, wurden Statistiken iiber topologische
Kenngrofen wie z.B. die verwendeten Transistorgrofen und Gattertypen in den kritischen
Pfaden, Treiber-Last Verhéltnisse, die pipeline-iibergreifende Abfolge von kritischen Pfa-
den etc. und strukturellen Kenngrofen wie z.B. die Lage des Aufspaltungspunktes von
sendendem und empfangendem Taktpfad, Logiktiefe der kritischen Pfade etc. erzeugt.
Dazu wurden die Daten der einzelnen Sign-Off Reports mittels neu erstellter Add-On
Software verkniipft und topologische bzw. strukturelle Eigenschaften extrahiert.

Die Haufigkeitsverteilungen der jeweiligen Kenngréfen wurden analysiert und représen-
tative Eigenschaften durch Abstraktion der Daten identifiziert. Diese Ergebnisse dienen
als Basis fiir repréasentative Pfadmodelle, neu definierte Robustheitskriterien und zur Be-
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Tabelle 2.1: Ubersicht iiber die technologischen Kernparameter von 180nm bis 45nm low-
power CMOS Technologien (reg-Vr Transistoren).

180nm | 130nm | 90nm | 65nm | 45nm

VoD mom V] 1.8 15 | 12 | 12 | 11
T, [nm] 35 22 | 1.6 | 1.6 | 1.8
Vry [mV] 430 | 385 | 370 | 380 | 410
Vrp [mV] 380 | 310 | 290 | 340 | 380

Ionn [#A/pm] | 600 | 935 | 890 | 600 | 650
Ionp [WA/pm] | 260 | 450 | 390 | 275 | 320

wertung von Kosten und Nutzen verschiedener Kompensationstechniken.

Die Uberwachung des Schaltungszustandes nach der Produktion bzw. wihrend des Be-
triebs der Schaltung (Monitoring) gewinnt weiter an Bedeutung, wie an der vermehr-
ten Anzahl von Publikationen zum Thema Monitorschaltungen in den letzten Jahren zu
erkennen ist. Hier spielt die Auswahl geeigneter, repriasentativer Testschaltungen CUT
(Circuits Under Test) eine wichtige Rolle. In High-Performance Mikroprozessoren kom-
men haufig Monitorkonzepte zum Einsatz, die durch einen aufwendigen Off-Chip Test
konfiguriert und kalibriert werden. Im Vergleich zu diesen standalone Prozessoren, die
fiir mehrere 100 Dollar verkauft werden, sind fiir giinstige low-power Schaltungen, wie sie
z.B. in Mobiltelefonen eingesetzt werden, geringe Testkosten besonders wichtig, da diese
einen grofsen Anteil am Produktpreis haben. Der Anspruch an die Implementierung von
Monitoring-Konzepten ist daher, keine zusétzlichen Testkosten zu verursachen. Deshalb
ist es insbesondere hier wichtig eine prézise Auswahl von geeigneten Testschaltungen be-
reits wihrend des Schaltungsentwurfs zu treffen. Die Abstraktion von strukturellen und
topologischen Schaltungseigenschaften zur Auswahl von représentativen Testschaltungen
gewinnt daher an Bedeutung.

Eine dhnliche Abstraktion findet auf der Technologieebene incl. der zur Verfiigung ste-
henden Standardzellenbibliothek statt. Zur Modellierung von Prozessvariationen werden
ca. 20 Transistormodellparameter verwendet, die sich verschiedenartig auf die Geschwin-
digkeit von CMOS Logikschaltungen auswirken. Hier wurden Analysen vorgenommen,
um die wichtigsten Parameter, d.h. die Parameter mit grofstem Einfluss auf die Schalt-
geschwindigkeit eines CMOS Gatters, zu identifizieren. Die wichtigsten nominellen Tran-
sistoreigenschaften der in dieser Arbeit verwendeten CMOS Technologien sind in Tabelle
2.1 zusammengefasst [8, 9, 10, 11, 12].

Unter Verwendung des Infineon internen Analog-Simulators Titan wurde die Sensitivitét
von reprasentativen Pfaden gegeniiber den wichtigsten Prozess- und Betriebsparametern
analysiert.

Um die Eigenschaften der reprasentativen kritischen Pfade nachbilden zu kénnen, wurde
die Laufzeitsensitivitat von Standardzellen untersucht. Dazu wurden Gatter ausgewéhlt,
die die wichtigsten schaltungstechnischen Unterschiede der Standardzellenbibliothek re-
préasentieren. Ein Vergleich der Laufzeitsensitivitdten von einzelnen Gattertypen und kriti-
schen Pfaden ermoglicht somit die Nachbildung des Verhaltens kritischer Pfade gegentiber
Variationen durch vereinfachte generische Pfadmodelle.

Diese reprisentativen Pfadmodelle und die fiir verschiedene Technologiegenerationen er-
mittelten Laufzeitsensitivitdten bilden zwei der drei Sdulen des entwickelten Mikroprozes-
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2 Vorgehensweise zur abstraktionsebeneniibergreifenden Variationsanalyse

sormodells.

Dritte Sdule des Modells bildet die Modellierung von Schaltungsstruktur und -topologie in
Abhéngigkeit mikroarchitektonischer Eigenschaften wie z.B. erhohter Parallelitét, tiefe-
rem Pipelining etc.. Hierzu wurden aus den Strukturanalysen eines ARM926 strukturelle
und topologische Kenngrofen definiert, die eine Modellierung der Mikroarchitektur hin-
sichtlich des Einflusses von Variationen auf die Geschwindigkeit einer Schaltung ermogli-
chen.

Neben den Laufzeitsensitivititen erfordert das Mikroprozessormodell auch die Eingabe
von Schwankungsbreiten der einzelnen Prozess- und Umgebungsvariationen um den Bei-
trag variationsbedingter Laufzeitschwankungen zur Gesamtlaufzeit abschéitzen zu kénnen.

Zur Bewertung der Robustheit einer Schaltung werden Kenngrofsen definiert. Diese ba-
sieren auf den Erkenntnissen der detaillierten Strukturanalyse der Schaltungen. Bei der
Untersuchung der im Kapitel 5 eingefithrten Robustheitskriterien wurden sowohl Titan-
Simulationen als auch Matlab Modelle verwendet. Matlab Modelle wurden eingesetzt um
Laufzeitverteilungen kleinerer generischer Gatternetzlisten fiir die strukturelle Extrapo-
lation auf Schaltungen groferer Gatteranzahl verwenden zu konnen.

In dieser Arbeit wird besonders auf die Représentativitat der gewonnen Ergebnisse geach-
tet. Aus diesem Grund wurde mit der ARM Mikroprozessor-Familie die reprasentativsten
Vertreter eines RISC Prozessors zur Analyse und Bewertung von Variationseffekten auf
die Geschwindigkeit einer Schaltung ausgewéahlt. Die untersuchten ARM Mikroprozessor-
Designs wurden unter Verwendung von state-of-the-art Synthese und Place & Route Tools
sowie unter industriellen Randbedingungen und Anforderungen an ein konkurrenzfahiges
low-power Schaltungsdesign entworfen.

Zur Kosten- und Nutzenanalyse von verschiedenen Kompensationstechniken werden die
urspriinglichen Schaltungsdesigns, die Ergebnisse des Mikroprozessormodells und die erst-
mals in dieser Form definierten Robustheitskriterien herangezogen. So werden im einen
Fall die bestehenden Schaltungsdesigns abgedndert und das Timing mittels STA neu be-
rechnet, im anderen Fall werden verinderte Laufzeitsensitivitdten und strukturelle Kenn-
grofken im Mikroprozessormodell berticksichtigt, um den Einfluss der Kompensationstech-
nik auf die Geschwindigkeit der jeweiligen Schaltung abzuschétzen.

Somit ergibt sich ein ganzheitlicher Blick auf die Wirkung von Variationen auf allen Ab-
straktionsebenen und die Moglichkeit zur Bewertung des Einflusses von Variationen aller
Art auf die Geschwindigkeit und Robustheit einer Schaltung.

Obwohl die hier vorgestellte Vorgehensweise anhand detaillierter Analysen von eingebette-
ten Mikroprozessoren in sub-100nm CMOS Technologien konzipiert wurde, ist sie auf alle
getakteten Digitalschaltungen iibertragbar. Die detaillierten Teil- und Gesamtergebnisse
der hier vorgestellten Vorgehensweise werden in den folgenden Kapiteln diskutiert.
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3 Variationen in modernen
sub-100nm low-power CMQOS
Technologien

Die Abweichung eines Prozess- bzw. Betriebsparameters vom nominellen Wert wird in
der Mikroelektronik als Variation bezeichnet [13]. Variationen lassen sich nach der Art ih-
res Auftretens, der Zeitskala ihres Wirkens und ihrer 6rtlichen Ausdehnung klassifizieren

(Bild 3.1).

Die Art des Auftretens unterscheidet man nach deterministischem, pseudo-statistischem
und statistischem Verhalten. Deterministische Schwankungen treten nach einer bestimm-
ten Systematik auf. Deshalb werden diese Variationen oftmals auch als systematische
Variationen bezeichnet. Beispiel hierfiir sind z.B. unterschiedliche Atzzeiten und Aberra-
tionen der Projektionslinsen [14] oder topologische Abhéngigkeiten auf Layoutebene (STI
stress, n-well proximity).

Statistische Variationen hingegen sind unkorrelierte Variationen, die statistisch unabhén-
gig von Transistor zu Transistor schwanken. Beispiel hierfiir sind statistische Dotierstoffatom-
Schwankungen (Random Dopant Fluctuations RDF) und die Genauigkeit bei der Abbil-
dung des Transistor-Gates (Line Edge Roughness LER).

Mit pseudo-statistischen Variationen bezeichnet man betriebsbedingte Schwankungen, die
im Schaltungsentwurf meist iiber worst-case Annahmen beriicksichtigt werden, da deren

Grofenordnung und Auswirkungen auf die Schaltung z.B. von Betriebsparametern wie
der Schaltaktivitat und Temperatur abhéngig sind [15]. Als Beispiel hierfiir dient der
dynamische Einbruch der Versorgungsspannung (IR-Drop), der aufgrund betriebs- bzw.
benutzerspezifischer Lastwechsel durch die Aktivierung bzw. Deaktivierung verschiedener
Schaltungsblocke hervorgerufen wird. Die Komplexitdt der Schaltung ist jedoch haufig
zu groft um z.B. Schaltaktivitdten vorherzusagen bzw. zu bestimmen, so dass man trotz
systematischen Ursprungs von einem pseudo-statistischen Verhalten sprechen kann.

Die weitere Differenzierung von Variationen nach Variationsquelle, raumliche Ausdehnung
und den Zeitkonstanten ihres Wirkens erfolgt in den folgenden Abschnitten.

3.1 Raumliche und zeitliche Klassifizierung von
Variationen

Der Fokus dieser Arbeit liegt auf dem Einfluss von Variationen auf die Geschwindigkeit
digitaler Schaltungen. Im Schaltungsentwurf muss sichergestellt werden, dass die Schal-
tung selbst unter worst-case Bedingungen die spezifizierte Geschwindigkeit bzw. Taktfre-
quenz erreicht. Fiir die Modellierung der Laufzeit in Abhéngigkeit von Transistor- und
Betriebsparametern existieren in Genauigkeit und Komplexitdt verschiedenste Ansétze
[16, 17, 18|. Fiir die Modellierung der Laufzeit unter nominellen Betriebsbedingungen
liefert die Methode des effektiven Schaltstroms ausreichend genaue Ergebnisse [19] um
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Bild 3.1: Kriterien zur Klassifizierung von Variationen.

generelle Trends zur Geschwindigkeit von CMOS Technologien zu untersuchen. Die Lauf-
zeit eines Inverters berechnet sich wie folgt:

Iy = Ips ‘(VGS:VDD7VDS:VDD/2) (3'1)
I, = Ips |(Vas=Von /2.Vbs=VbD)
Iy + 1
Ieff = T (3.3)
CLast . VDD
t, = —— - 3.4
= GV 3.4

Eine Erweiterung des effektiven Stroms zur Berechnung der Laufzeit komplexerer Gatter
wurde in [17] vorgestellt. Der Effektivstrom I.;; beinhaltet hier gewichtete Anteile von
I, I, sowie Liin = IDs |(Vas=Vin,Vps=0.05-Vpp)- Die Gewichtung dieser Anteile héngt von
der jeweiligen Gattertopologie ab, d.h. fiir NAND, NOR und Inverter Gatter miissen
verschiedene Gewichtungsfaktoren bestimmt werden. Die Gewichtungsfaktoren ergeben
sich aus der Schalttrajektorie des jeweiligen Gatters, die wiederum von der zu treibenden
Lastkapazitit C'r,s und der Signalflanke am Gattereingang abhéngt.

Bild 3.2 zeigt die Schalttrajektorie eines Inverters und eines 2-fach NAND Gatters. Im
Hintergrund ist die Schwankung des Drainstroms /p aufgrund von Prozessvariationen ge-
zeigt. Es ist zu erkennen, dass beide Gatter unterschiedlich sensitive Bereiche wahrend des
Schaltvorgangs durchlaufen. Die Beriicksichtigung dreier verschiedener Basisstrome im er-
weiterten Modell erméglicht eine frithe Abschétzung der Geschwindigkeit einer Schaltung
fiir kiinftige Technologiegenerationen. Der Einfluss der Eingangs- und Ausgangsflanken
auf die Laufzeit wird in diesem Modell nicht beriicksichtigt. Auch die Schwankung der
Laufzeit aufgrund von Prozess- und Umgebungsvariationen kann nicht mit ausreichender
Genauigkeit modelliert werden. Versuche, die Schwankungen der drei Stromkomponenten
zur Bestimmung der Laufzeitschwankung zu verwenden, zeigen signifikante Unterschiede
zur Simulation extrahierter Netzlisten, so dass sich dieser Ansatz nicht zur Untersuchung
des Einflusses von Variationseffekten auf die Laufzeit einer Schaltung eignet.

Im Allgemeinen fithren Variationen, steigende Kurzkanaleffekte sowie dynamische Ef-
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3.1 Raumliche und zeitliche Klassifizierung von Variationen

9 —
= S,
©
S, 17 &
a 5
— i 6 C
S S
£ |° g
©
= 14 =
‘© =
— 3
& 2
________ 2 ®
'3 ¢ _._—""'—— 'f‘l (¢b)
pm—_m - 1
( e ————— -
0 0.2 04 0.6 0.8 1

Drain-Source Spannung Vps [V]

Bild 3.2: Schalttrajektorien von Inverter und 2-fach NAND in 65nm. Im Hintergrund ist
die globale, prozessbedingte 1o Schwankung des Drainstroms Ip eines NMOS
Transistors gezeigt.

fekte wihrend des Schaltens wie z.B. (Ent-)laden von internen Kapazitéiten, kapaziti-
ve Kopplungen (Miller-Effekt) etc. zu erhohtem Aufwand und erhéhter Komplexitit bei
der Modellierung von Transistorstromen und daraus resultierenden Laufzeiten. Da die zu
bestimmenden variationsbedingten Schwankungsbreiten in der Gréfenordnung der Mo-
dellierungsgenauigkeit vereinfachter Laufzeitmodelle (wenige Modellparameter) liegen, ist
fiir die Bestimmung des Einflusses von Prozess- und Umgebungsvariationen ein genaues
Kompakt-Modell erforderlich. Deshalb werden in dieser Arbeit, bis auf vereinzelt gekenn-
zeichnete Ausnahmen, nur Ergebnisse aus SPICE Simulationen mit BSIMv4.5 Modellen
verwendet (312 Modellparameter).

Im Folgenden wird die Variation der Transistorparameter diskutiert, die den grofiten Ein-
fluss auf die Schwankung von Gatter- und Pfadlaufzeiten haben.

3.1.1 Prozessvariationen

Prozessvariationen sind Abweichungen von Transistor- und Leitungsstrukturen vom no-
minellen Wert (Target-Value), die aufgrund der begrenzt méglichen Prozesskontrolle wih-
rend der einzelnen Herstellungsschritte auftreten. Bild 3.3 zeigt die rdumliche Klassifizie-
rung von Prozessvariationen. Man unterscheidet Prozessschwankungen zwischen einzel-
nen Losen (L2L), zwischen Wafern des gleichen Loses (W2W), zwischen einzelnen Dies
(Chips) eines Wafers (D2D), sowie zwischen identischen Strukturen auf einem einzelnen
Die (WID). Auf Schaltungsebene, d.h. auf einem einzelnen Die, werden L2L, W2W und
D2D Variationen als globale, WID Variationen als lokale Schwankungen bezeichnet.

Da alle Variationen aufser den WID Variationen global wirken, findet man in der Literatur
auch eine vereinfachte Klassifizierung, die nicht zwischen L2L, W2W und D2D Variationen
unterscheidet, sondern diese Parameterschwankungen unter dem Begriff D2D Variationen
zusammenfasst, wie in Bild 3.3 angedeutet ist.
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Bild 3.3: Raumliche Klassifizierung von Prozessvariationen.

Im Schaltungsentwurf werden die Schwankungsbreiten aller systematischen und statisti-
schen Prozessvariationen einer Technologie als Monte-Carlo Parameter in Simulationsda-
teien abgelegt. Diese Parameter repréasentieren die Schwankungsbreiten aller Modellpara-
meter dieser Technologie. Unabhéngig davon, ob die Quelle der Variation systematischen
oder statistischen Ursprungs ist, wird fiir alle Schwankungen als Wahrscheinlichkeitsver-
teilung die Gauf’sche Normalverteilung gewiihlt. Der Mittelwert ;¢ liegt beim Target-
Wert des jeweiligen Parameters i, die Standardabweichung des Parameters i bei oM¢.
Im digitalen Schaltungsdesign wird der p + 30 Wert der Laufzeitschwankung oftmals als
worst-case Szenario bezeichnet. Da aufgrund von Modellierungsproblemen selbst syste-
matische Variationen als statistische Schwankungen modelliert werden [20, 21|, wird in
dieser Arbeit auch im Zusammenhang systematischer Schwankungen von Mittelwert und
Standardabweichung gesprochen.

Im folgenden Abschnitt werden die Schwankungsquellen und -beitrdge der wichtigsten
Transistorparameter diskutiert.

[ Gateléinge: Leff = Lnom + ALeff,glo + ALeff,lok + 6Leff

TV
MC
9L

Die Gateldnge eines Transistors verdndert sich z.B. aufgrund von systematischen
Unterschieden in der Belichtung (Zeit und Dosis), unregelméfiger Belackung, so-
wie Schwankungen im Atzprozess. Die Gatelingenschwankung setzt sich aus einem
globalen Anteil, bestehend aus L2L, W2W und D2D Komponenten, sowie einem
lokalen Anteil zusammen.

Die globale, systematische Schwankungsbreite AL¢ 4, héingt dabei vorwiegend von
der Prozesskontrolle ab. Inhomogenitaten im Layout, basierend auf unterschiedlicher
Anordnung und Dichte der Transistor-Gates, fithren zu inhomogener Belichtung,
Belackung und Atzraten [22]. Dies resultiert in einem systematischen, lokalen An-
teil der Gateldngenschwankung ALy 0. Systematische Variationsquellen kénnen
durch verbessertes OPC (Optical Proximity Correction) [23], aufldsungsverbessern-
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der Mafnahmen (Resolution Enhancement Techniques RET) [24] und reguldren
Layoutstrukturen wie z.B. PLA oder Logic Bricks Designs [25, 26| verringert wer-
den. Der statistische Anteil der Gatelingenschwankung oz, ,,, der sich aufgrund von
Mittelungseffekten mit zunehmender Weite des Transistors verringert, beruht unter
anderem auf Quanteneffekten wiahrend der Belichtung. Beispiel hierfiir ist die diskre-
te Anzahl von Photonen, die bei der Belichtung vom Photolack absorbiert werden.
Ein zusétzlicher Anteil an der statistischen Schwankung der Gateldnge wird beim
Atzen des Poly-Gates hervorgerufen. Hier wird die Gatelinge durch statistische
Schwankungen der Reaktanden beim Atzvorgang beeinflusst. Die Bedeutung von
LER nimmt aufgrund eines steigenden relativen Anteils an der Gatelange fiir kiinf-
tige Technologieknoten zu [27, 28|. In den aktuell verwendeten Technologien bis zu
45nm ist dieser Effekt in der digitalen Logik jedoch noch nicht sichtbar. Aufgrund
der im Vergleich zur Logik kleinen Transistorweiten in SRAM Zellen wird dieser
Effekt erstmals dort zu sehen sein.

Einsatzspannung: Vi = Vi nom + AVrgo + AVrjor + Oy

olC
In modernen CMOS Technologien héngt die Einsatzspannung von verschiedenen
Dotierungsschritten ab. Das effektive Dotierprofil nach Implantation der Substrat-
dotierung und Halo-Dotierung bestimmt die Einsatzspannung des Transistors. Da
die Einsatzspannung nicht nur vom Dotierprofil selbst sondern auch von der Akti-
vierung der Dotieratome abhéngt, ist es wichtig, bei der Aktivierung der Dotierstof-
fe (Rapid Thermal Anneal RTA) einen Temperaturgang auf dem Wafer bzw. den
einzelnen Dies zu vermeiden. Schwankungen wiahrend der Dotierstoff-Implantation
und Temperaturunterschiede wiahrend des RTA stellen globale, systematische Quel-
len der Einsatzspannungsschwankung AVp g, dar.
Als lokale systematische Quellen gelten layoutabhingige Schwankungen der Ein-
satzspannung AVr.,[29]. Dazu zdhlen WID Temperaturgradienten wéhrend des
RTA [30], z.B. durch Irregularitidten der Transistorgate-Dichte, Umgebungseffekte
wie z.B. die Lage des Transistors zur n-Wanne (n-well proximity) [31] sowie der
Einfluss der Transistorisolierung auf die Gitterstruktur des Transistor-Kanalgebiets
(STT stress) [32].
Die Einsatzspannung héngt neben der Temperatur auch von der Gatelénge des Tran-
sistors ab (Vr roll-off) [33]. Je kiirzer die Gateldnge desto kleiner die Einsatzspan-
nung, d.h. Gateldngen- und Einsatzspannungsschwankungen korrelieren partiell.
Die statistische Einsatzspannungsschwankung dy,. basiert vorwiegend auf der statis-
tischen Verteilung (Random Dopant Fluctuations RDF) der Dotierstoffatome. Da
sich die zu dotierende Fliache bzw. das zu dotierende Volumen fiir Bulk-Transistoren
von einer Technologiegeneration zur néchsten stark verringert, nimmt die Anzahl
der Dotieratome, die die Einsatzspannung bestimmen, ab. Die relative Schwankung,
die durch ein einzelnes gestreutes Dotieratom verursacht wird, nimmt daher fiir fort-
schreitende Technologieskalierung zu. Dabei zeigt die statistische Schwankung der
Einsatzspannung folgende Abhéngigkeit [34, 35]:

1 1
_ AVTO Nﬁot 1 _ tOfD ) Nl%ot 1
O'VT f— ~Y . pr— .
VWL  Co VWL Eox vWL

Ay ist die Mismatch-Konstante der Einsatzspannung, t,, die Dicke des Gateoxids,

(3.5)
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Npe: die Dotierstoffkonzentration im Kanal, ¢, die Dielektrizitdtskonstante des Ga-
teoxids und W - L die Transistorgeometrie.

Die Mismatch-Konstante Ay 1 zeigt eine lineare Abhéngigkeit von t,,. Ein weiteres
Skalieren der Oxiddicke ist mittelfristig zu erwarten [36]. Fiir low-power Technolo-
gien kann eine Oxiddicke von 1.5nm als untere Grenze gesehen werden, um einen
weiteren Anstieg der Gate-Leckstrome zu verhindern [37]. Die Erhéhung der Ka-
naldotierung, die sich fiir moderne Bulk-Transistoren in der Gréfenordnung von
10" — 10" _L; befindet [37], hat zwar eine geringere Auswirkung auf die Einsatz-
spannungsschwankung, trédgt aber dennoch zu erhchten Vp-Variationen mit fort-
schreitender Technologieskalierung bei. Die Grofie der Einsatzspannungsschwankung
in Bulk-CMOS Technologien wird vorwiegend durch die Transistorgeometrie beein-
flusst, was eine weitere Zunahme der statistischen Einsatzspannungsschwankung
fiir kiinftige Technologien zur Folge hat. Eine verringerte Schwankung der Einsatz-
spannung kann iiber eine erhchte Dielektrizitatskonstante des Gateoxids erfolgen
(high-k), oder bedarf einer fundamentalen Anderung des Transistors, z.B. die Ein-
stellung der Einsatzspannung iiber das Gate-Material (metal gate) anstatt tiber die
Dotierstoffkonzentration im Kanal. So kann die Dotierstoftkonzentration Np,; signi-
fikant reduziert werden bzw. wegfallen, und somit die Einsatzspannungsschwankung
deutlich verringert werden.

Beweglichkeit: 11 = pipom + Apigio + Aptior + 0,

vV
MC
T

Die Beweglichkeit der Ladungstrager im Kanal wird durch die freie Weglénge der
Ladungstriager und damit durch die Haufigkeit deren Streuung an Gitteratomen
bestimmt. Diese ist abhéngig von der Beschaffenheit der Oxid-Kanal-Grenzfléche,
sowie von der Dotierstoffkonzentration und -verteilung im Kanal. Die Beweglich-
keit nimmt mit geringerer Oxiddicke ab, da das vertikale elektrische Feld ansteigt,
und die Ladungstriager stidrker in Richtung Oxid-Kanal-Grenzfliche beschleunigt
werden, was zu erhohter Streuung der Ladungstriager an der Grenzflache fiihrt.
So hangt die Beweglichkeitsschwankung auch von der Oxiddickenschwankung ab.
Wiéhrend die durch Oxiddickenschwankung hervorgerufene Beweglichkeitsschwan-
kung vorwiegend global Ay, auftritt, trégt die Schwankung der Dotierstoffatome
sowohl zur globalen als auch lokalen (Apy,,) Beweglichkeitsschwankung bei.
Zusatzliche systematische Komponenten resultieren aus Verspannungen der Gitter-
struktur, die z.B. aufgrund von STI und Atz-Stop Schichten hervorgerufen werden.
Kompressiver Stress bewirkt eine deutlich erhhte Beweglichkeit von positiven La-
dungstriagern (Lochern), die Beweglichkeit der negativen Ladungstriger (Elektro-
nen) wird reduziert [32, 38|. In neuen Technologien werden zur Verbesserung der
Beweglichkeit spezielle Schichten auf PMOS und NMOS Transistoren aufgebracht,
um kompressive Verspannung im PMOS Kanal sowie Zugspannung im NMOS Kanal
zu induzieren. Die von der Transistorstruktur und -anordnung abhéngige Verspan-
nung ist ebenfalls eine weitere Quelle systematischer Beweglichkeitsschwankung.
Neben den systematischen Quellen existieren auch statistische Schwankungen in der
Gitterstruktur, der Oxid-Kanal-Grenzfliache etc., die in dem statistisch schwanken-
den Anteil der Beweglichkeit §,, zusammengefasst werden.

In der Praxis werden neben statistischen Einsatzspannungsschwankungen durch
RDF auch statistische Drainstrom-Schwankungen (Strom-Mismatch) gemessen die
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als statistische Schwankung der Beweglichkeit modelliert wird. Der Strom-Mismatch
wird auch mit oj, bezeichnet und entspricht im Wesentlichen 6,,.

Oxiddicke: t,,

Variationen bei der thermischen Oxidation zur Herstellung des Gateoxids haben
eine unterschiedliche Oxiddicke zur Folge. Eine relativ hohe Fertigungsgenauigkeit
bei der thermischen Oxidation und Nitridierung des Oxids ermdoglicht eine sehr gu-
te Reproduzierbarkeit und nahezu konstante Oxiddicken. Eine starke Verringerung
der physikalischen Gateoxiddicke ist fiir zukiinftige low-power CMOS Technologien
nicht zu erwarten, da der damit verbundene Anstieg der Gateleckstrome nicht hin-
nehmbar ist [37, 39, 36]. Die Schwankung der Oxiddicke wird sich daher fiir kiinftige
Technologien nicht wesentlich verdndern. Gegeniiber den Schwankungen von L und
Vr ist die Variation des Gateoxids gering [14].

Verdrahtung: R4, Crg

Neben den Schwankungen in den FEOL Prozessen (Front End of Line FEOL) treten
auch Variationen in den BEOL Prozessschritten (Back End of Line BEOL) auf, die
sich sowohl auf den Widerstands- als auch den Kapazititsbelag der einzelnen Me-
tallebenen auswirken. Im Allgemeinen liegt die Schwankungsbreite des Widerstands
deutlich iiber der der Leitungskapazitit [40]. Der globale Beitrag zur Widerstands-
schwankung liegt bei tiber 90%, der in globalen Prozess-Cornern abgedeckt wird. Der
Within-Die Anteil resultiert aus Schwankungen der Leitungsgeometrie (Lithogra-
phie) und CMP-induzierten Schwankungen der Leitungshéhe [40, 41]. Diese lokalen,
umgebungsabhéngigen Schwankungen sind auch fiir die Schwankung der Leitungs-
kapazitat verantwortlich.

Kapazitat Cry, und Widerstand der Leitung Ry, sowie die Laufzeit vom Gatter-
eingang des Treibergatters bis zum Ende der Leitung kénnen wie folgt modelliert
werden [42]:

T
Crig =€Lg {1.15( )+ 2.8( Ltg )0.222}

HLtg

Ty
g

HLtg

S 14
+ 26 Ly (=20 ) =134 <0.o3(ﬂ) + 0.83(

TLtg 0222)
—0.07(—/—=)"
HLtg HLtg ) ( )

HLtg
(3.6)
(3.7)
ta =0.69 - Ry (Cosp + Crios + Crig) + Rigg (0.38 - Cryg + 0.69 - Caros)
(3.8)

Die Grofen Wiy, Trty, Sitg, Hrty beschreiben wie in Bild 3.4(a) gezeigt die Geo-
metrie der Leitung. Rp, ist der effektive Widerstand des Treibergatters, Coyy re-
prasentiert die zellinternen intrinsischen Kapazitiaten, C)y;og ist die Kapazitat der
Eingangspins am Ende der Leitung, C'rs, und Ry, sind Widerstand und Kapazitét
der Leitung. pr, ist der spezifische Widerstand des Metalls z.B. Kupfer, Alumini-
um.

Fiir die folgende Untersuchung wird der effektive Widerstand des Treibergatters
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(b) Beitrag des Leitungswiderstandes zur Gesamtlaufzeit in 65nm fiir verschiedene Treibertran-
sistoren und Leitungsldngen (nomineller Prozess.

Bild 3.4: Modellierung zur Bestimmung des Beitrags des Leitungswiderstands zur Laufzeit
eines Pfades.
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iiber den Effektivstrom I.¢; bei der jeweiligen Versorgungsspannung Vpp berech-
net. Wie bereits in diesem Kapitel diskutiert wurde, eignet sich der Effektivstrom
vorwiegend zur Modellierung der Laufzeit unter nominellen Transistorparametern.

Da in diesem Fall der Einfluss des Leitungswiderstandes bestimmt werden soll, wer-
den die nominellen Transistoreigenschaften zur Bestimmung von /.¢; herangezogen.
Bild 3.4(b) zeigt den Laufzeitanteil der Gesamtlaufzeit ¢4, die durch den Leitungs-
widerstand der in Bild 3.4(a) gezeigten Leitungsstruktur hervorgerufen wird. Die
Ergebnisse wurden fiir verschiedene Transistorgréfsen und Leitungsléngen in 65nm
CMOS berechnet. Als Leitungsparameter werden die Eigenschaften von Minimallei-
tungen der Metallebenen M2-M4 verwendet. Fiir jede Transistorgrofte wird die dqui-
valente Leitungslange berechnet, die zusammen mit der Anzahl N an Gattern am
Ende der Leitung die vierfache kapazitive Last der Eingangslast des Treibergatters
ergibt (Fanout-4 Last, FO4). Dieses Verhéltnis von kapazitiver Last am Gatteraus-
gang und Gattereingang wird von vielen Tools im Schaltungsentwurf angestrebt, um
eine anndhernd minimale Pfadlaufzeit zu erzielen [43, 44|. Neben der Auswirkung
auf die Laufzeit werden ferner steile Signalflanken gewéhrleistet, was zum einen
geringe Verluste durch Kurzschlussstrome, zum anderen einen verminderten Ein-
fluss von Crosstalkeffekten auf die Propagation des Signals zur Folge hat. In Bild
3.4(b) ist deutlich zu erkennen, dass fiir Gatter, bestehend aus Transistoren mit der
Treiberstarke eines Transistors der Weite W = 16W,,,;,,, der resistive Laufzeitbeitrag
einer solchen Leitung bei nur 7% liegt. Selbst eine Widerstandsschwankung von 10%
fithrt zu einer Laufzeitschwankung von weniger als 1%. Fiir Treibertransistoren mit
40facher Minimalgrofse liegt der Beitrag bei 34%. Derartige Strukturen sind haupt-
séchlich im Taktbaum und in Bus-Strukturen zu finden. Wahrend im Taktbaum der
Leitungsanteil an der kapazitiven Last aufgrund einer erhohten Anzahl N > 2 an
Empfangsgattern geringer ist, stellt eine Bus-Struktur eine Punkt-zu-Punkt Verbin-
dung dar. In diesen Strukturen werden Leitungen verwendet, die deutlich breiter
sind als die Minimalgrofie, so dass sich der Widerstand der Leitung deutlich redu-
ziert, wahrend der Kapazititsbelag aufgrund der héheren Kopplung auf die untere
und obere Metallebene ansteigt. Die FO4-dquivalente Leitungslinge nimmt somit
ab. Geometriebedingte Ry, und Cr;, Schwankungen kompensieren sich hinsichtlich
ihres Einflusses auf die Laufzeit jedoch teilweise gegenseitig, da beide stark negativ
korrelieren, so dass die Schwankungsbreite der Ry, - Cryy Laufzeit deutlich gerin-
ger ist als die Schwankungsbreiten von Leitungskapazitit und -widerstand. Bild 3.5
zeigt die nach Gleichung 3.6 und 3.7 berechneten globalen, geometrieabhangigen
Schwankungen von Ry, Cri, und Ry - Cryg fiir 65nm CMOS unter der Annahme
normalverteilter Geometrieschwankungen. Es ist deutlich zu erkennen, dass die nega-
tive Korrelation von R, und Cry zu geringeren Schwankungsbreiten der Rpg-Clryg
Laufzeit fithren.

Im geschwindigkeitskritischen worst-case Fall, d.h. bei langsamem Prozess, verrin-
gert sich zudem der Einfluss von Widerstandsschwankungen der Verdrahtung auf
die Laufzeit, da der effektive Transistorwiderstand und somit der Laufzeitanteil des
Treibergatters an der Gesamtlaufzeit ansteigt.

Im Gegensatz zur Schwankung des Leitungswiderstandes fiihrt eine verédnderte Ka-
pazitatsschwankung bereits bei kiirzeren Leitungen zu Laufzeitschwankungen. Die
vorwiegend systematischen Variationen der Leitungsstrukturen wirken sich jedoch
wesentlich geringer auf die Geschwindigkeit der Schaltung aus, als die Schwankun-
gen der Transistorparameter [45, 46].
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Bild 3.5: Haufigkeitsverteilung von Leitungskapazitit, -widerstand und RC Laufzeit der
Verdrahtung (nach Glg. 3.6, 3.7) in 65nm CMOS unter der Annahme globaler,
normalverteilter Geometrieschwankungen.

Die geometrieabhdngige Schwankung von R, und Cfs, wird neben Lithographie-
Effekten hauptsachlich durch Dishing und Erosion verursacht. Diese wirken sich
auf die Dicke der Leiterbahn und somit auf die Kapazitdt und den Widerstand der
Leitung aus. Sie treten beim chemisch-mechanischen Polierschritt (Chemical Me-
chanical Polishing CMP) auf und sind abhéngig von der Dichte und Breite der
Leiterbahnen. Somit ergibt sich eine vorwiegend lokale, systematische Schwankung
in der Verdrahtung.

Statistische Effekte wie LER in der Verdrahtung nehmen aufgrund von Mittelungs-
effekten mit der Lange der Leitung ab. Schwankungen in kurzen Leitungen bewirken
vernachlassigbar kleine Laufzeitschwankungen, da deren Kapazitit und Widerstand
nur einen geringen Anteil zur Gatter- bzw. Pfadlaufzeit beitragen.

Die Ergebnisse der in dieser Arbeit durchgefiihrten Untersuchungen zeigen, dass die
Schwankungen von Gateldnge L und Einsatzspannung V7 fiir ca. 90% der Laufzeitschwan-
kungen im gesamten produktrelevanten Betriebsbereich (Vpp € [Vpp,,,,—300mV; Vpp, . 1)
verantwortlich sind. Ahnliche Erkenntnisse werden in [40, 47, 48| berichtet. Bild 3.6 zeigt
die Ergebnisse einer Monte-Carlo Simulation eines extrahierten NAND2-NOR2 Pfades in
65nm CMOS Technologie fiir den originalen sowie einen reduzierten Parametersatz bei
nomineller Betriebsspannung. Anstelle von 17 global schwankenden Parametern beinhal-
tet der reduzierte Parametersatz lediglich die globale Schwankung der Gatelange L und
der Einsatzspannung Vr. Der Parametersatz der lokal schwankenden Grofen bleibt un-
verdndert und beinhaltet die schwankenden Grofen Vp und p. Es ist deutlich erkennbar,
dass sich die Schwankungsbreite der Pfadlaufzeit fiir den reduzierten Parametersatz nur
geringfiigig gegeniiber der Verwendung des vollstandigen Parametersatzes dndert.

Die weiteren Untersuchungen beschranken sich daher im Folgenden auf die Betrachtung
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Bild 3.6: Vergleich von Monte Carlo Simulationen mit standardméafigem und reduziertem
Parametersatz (Vpp = Vi5", T=27°C).

der drei wichtigsten Transistorparameter L, Vi und pu.
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Batterie O— Regulator Package Power Grid [—O Transistor

> >
AVpp gio AVDpp, ok

Bild 3.7: Schematische Darstellung der einzelnen IR-Drop Komponenten.

3.1.2 Umgebungsvariationen

Neben Prozessvariationen beeinflussen auch Umgebungsvariationen das Schaltverhalten
von Transistoren. Diese Variationen, die wiahrend des Betriebs der Schaltung auftreten,
sind im Wesentlichen von Betriebsparametern (z.B. Vpp, T') und der Schaltungstopolo-
gie abhéangig. Wéahrend des Schaltungsentwurfs kann z.B. iiber die Dimensionierung der
Leitungen Einfluss auf die Sensitivitdat der Schaltung gegeniiber Umgebungsvariationen
genommen werden. Das Schaltverhalten wéhrend des Betriebs der Schaltung, d.h. Schal-
taktivitét, Schaltprofile (switching pattern) etc. ist allerdings nicht bekannt. Die Emula-
tion bzw. Modellierung all dieser Parameter wihrend des Designs ist aus Komplexitéats-
griinden nicht moglich. Aus diesem Grund spricht man von einem pseudo-statistischen
Charakter der Umgebungsvariationen. Im Folgenden werden die wichtigsten Quellen von
Umgebungsvariationen diskutiert:

e IR-Drop: Vop = Vop.nom + AVbD.gio + AVDD 10k

Der IR-Drop, d.h. der Spannungsabfall AV an einem Widerstand bei Stromfluss,
entlang von Versorgungsleitungen zum einzelnen Transistor, reduziert die effektive
Betriebsspannung des Transistors und damit den Gate-Overdrive Vpp — V. Der
Spannungsabfall ist abhéngig vom Schaltverhalten der gesamten Schaltung (Aktivi-
tit der Schaltung), sowie von Unterschieden in der lokalen Leistungsdichte [49]. Die
effektive Betriebsspannung des Transistors setzt sich aus der externen Versorgungs-
spannung (Batterie), den Pegelverlusten am externen Spannungsregler und an den
Widerstanden des "Package’” AVpp 410, sowie an den Leitungswiderstinden AVpp jox
zusammen. Bild 3.7 zeigt schematisch alle Komponenten des Spannungseinbruchs
bis zum einzelnen Transistor der Schaltung.

Die Hohe des Spannungseinbruchs ist abhéngig von der Positionierung der Schal-
tung relativ zur Package-Chip Schnittstelle [50, 51]. Die am Transistor anliegende
effektive Versorgungsspannung wird durch diesen Spannungsabfall verringert und
beeinflusst aufgrund des reduzierten Gate-Overdrives Vpp — Vi das Schaltverhalten
des Transistors und somit auch die Laufzeit von Pfaden. Dabei dient der Zyklus-
mittelwert des Spannungseinbruchs als Hauptindikator beziiglich des Einflusses auf
die Pfadlaufzeit [51].

Der Spannungsabfall in der Versorgungsspannung resultiert im Taktverteilungsnetz
(Clock Tree) in zeitabhéangigen, zeitlichen Unausgeglichenheiten des Clock Trees.
Dies fithrt neben einem Intra-Zyklus Anteil des Clock Skews zu einem von Zyklus
zu Zyklus unterschiedlichen Spannungsabfall an den Clock-Buffern. Dieser Clock
Jitter hat eine Vergrofserung bzw. Verkleinerung der effektiven Taktperiode zur Fol-
ge.

Neben diesem resistiven Spannungsabfall ist es mdglich, dass tiber starke Lastwech-
sel und damit verbundenen Spriingen im Stromverlauf, das Versorgungsnetz zu einer
Schwingung angeregt wird. Man spricht vom % Effekt. Die Dampfung der angereg-
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Tabelle 3.1: Relevanter Temperaturbereich von CMOS Digitalschaltungen.

’ Anwendung ‘ Minimale Temperatur ‘ Maximale Temperatur
Automobilelektronik -40°C 125°C
Mobiltelefon -20°C 85°C

ten Schwingung ist dabei vom Widerstand, der Kapazitidt sowie der Induktivitét
der Schaltung abhéngig. Fiir die Betrachtung der Laufzeitschwankung kann dieser
Effekt im Allgemeinen jedoch vernachlissigt werden [51].

Betriebstemperatur: 7"

Sowohl die Einsatzspannung der Transistoren als auch die Beweglichkeit der La-
dungstréiger zeigt eine deutliche Temperaturabhéngigkeit [52, 53]

um) =t (1) (39)

Vi(T) = Vi (To) — - (T = Tp) (3.10)

T bezeichnet die Temperatur [°K], Ty die Temperatur zum Zeitpunt t=0. k, ist der
Beweglichkeits-Temperaturkoeffizient und liegt zwischen 1.2 und 2.0. 7y, bezeichnet
den Temperaturkoeffizienten der Einsatzspannung.

Mit zunehmender Temperatur nimmt die Beweglichkeit der Ladungstrager im Kanal
aufgrund erhohter Streuungen an Phononen ab und verringert somit den Transis-
torstrom. Gleichzeitig fithrt die Zunahme der thermischen Energie zu einem re-
duzierten Fermi-Potential ¢, das eine verringerte Einsatzspannung zur Folge hat
und der beweglichkeitsbedingten Abnahme des Transistorstroms entgegenwirkt. Je
nach Versorgungsspannung Vpp hat eine der beiden Gréfen einen dominierenden
Einfluss auf die Laufzeit. Fiir hohe Versorgungsspannungen dominiert das Tempe-
raturverhalten der Beweglichkeit, fiir niedriges Vpp das Temperaturverhalten der
Einsatzspannung. Bei einer bestimmten Versorgungsspannung Vpp kompensieren
sich beide Beitréige, und die Laufzeit bleibt unverdndert. Dieser Punkt wird als Zero
Temperature Coefficient Point (ZTCP) bezeichnet und liegt fiir 90nm CMOS bei
ca. 0.85V [53].

Die Temperatur kann als globaler Betriebsparameter betrachtet werden. Signifikan-
te Temperaturunterschiede treten vorwiegend zwischen Prozessorkern und Speicher
bzw. Peripherie, sowie zwischen einzelnen Mikroprozessorkernen (Multi-Core De-
sign) auf. Selbst fiir diese rdumlich getrennten Komponenten werden in den haufigs-
ten Féllen Temperaturgradienten von lediglich 10°C gemessen [54, 55]. Die meisten
zeitkritischen Strukturen befinden sich im Prozessorkern und weisen keine grofsen
rdumlichen Distanzen auf [56], so dass insbesondere in kleinen Schaltungen keine
signifikanten lokalen Temperaturgradienten zu erwarten sind.

Neben dem direkten Einfluss der Temperatur auf die Laufzeit von Gattern und Pfa-
den fiithrt eine erhohte Temperatur zur verstarkter Alterung durch NBTI (Negative
Bias Temperature Instability, siehe 3.1.3). Tabelle 3.1.2 zeigt fiir verschiedene An-
wendungsbereiche die fiir den Betrieb der Schaltung relevanten Temperaturbereiche.
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Bild 3.8: Schematische Darstellung eines Crosstalk relevanten Netzes in einem Fanout-4
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Inverter Pfad.

e Ubersprechen/Crosstalk:

Die kapazitive Kopplung zwischen zwei Netzen fithrt beim Schaltvorgang zur ge-
genseitigen Beeinflussung des Potentials durch Ladungsverschiebung, d.h. der Si-
gnalwechsel an einem der Netze (Aggressor) beeinflusst den Spannungspegel am
ruhenden bzw. ebenfalls schaltenden anderen Netz (Victim). Bild 3.8 zeigt eine sche-
matische Anordnung zweier kapazitiv gekoppelter Netze innerhalb eines Fanout-4
Inverter Pfades.

Liegt das schaltende Victim-Netz in einem kritischen Pfad, so beeinflusst der Cross-
talkeffekt die minimal mogliche Taktperiode der Schaltung. Fiir gleichgerichtete
Schaltvorgéinge am Victim- und Aggressor-Netz verringert sich die Laufzeit, bei
entgegengesetzten Transitionen erhoht sich die Laufzeit des Pfades im Vergleich zu
einem ruhenden Aggressor-Netz. Der Einfluss auf die veranderte Laufzeit des Victim
Netzes lédsst sich unter Annahme eines gleichzeitigen Schaltvorgangs von Victim und
Aggressor wie folgt beschreiben [43]:

Ck, 1
Atn ~ eff . 3.11
P Creyy+ o 13 (3.11)

Ck, i bezeichnet die effektive Koppelkapazitat, Cy,; die statische Kapazitit des
Victim Netzes, die sich aus der Leitungskapazitit Crs, zu nicht schaltenden Netzen
sowie den Diffusionskapazitdten von VP1, VN1 und den Gatekapazitdten von VP2,
VN2 zusammensetzt. Die Koppelkapazitat beinhaltet den erhéhten Wert der im sta-
tischen Fall wirkenden Kapazitit C'k, deren effektiver Wert durch den Miller-Effekt
bei schaltendem Aggressor steigt [57]. Dabei hingt der Miller-Effekt von der Steil-
heit der Signalflanken ab, d.h. je steiler die Signalflanke des Aggressornetzes t‘gj’; ,
desto hoher die Laufzeiterhohung [58]. Zusétzlich hangt die Grofe der Laufzeiténde-
rung vor allem von der zeitlichen Synchronitét der Signalwechsel auf Aggressor und
Victim-Netz ab (Relative Signal Ankunftszeit RSAT). Generell gilt, je grofser der
zeitliche Abstand zwischen den jeweiligen Signalwechseln, desto kleiner die Laufzei-
tanderung [59].

Bild 3.9 zeigt die in 65nm simulierte Laufzeiterh6hung bei entgegengesetzt schal-
tenden Aggressor- und Victim-Netzen in Abhéngigkeit der zeitlichen Synchronitét
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Bild 3.9: Simulierte crosstalk-bedingte Laufzeiterhohung der in Bild 3.8 gezeigten Test-
schaltung in 65nm CMOS (Vpop = Vpp pom + 10%, T=27°C).

beider Signalwechsel. Bei schwacher Flanke am Victim-Netz (PMOS-Treiber) und
steiler Flanke am Aggressor-Netz (NMOS Treiber) ist bei zeitlicher Synchronitét
der Signalwechsel ein deutlich erhohter Einfluss auf die Laufzeit zu erkennen als im
umgekehrten Fall. Dies verdeutlicht die Abhéngigkeit des Effektes von der Flankens-
teilheit an den gekoppelten Netzen.

Bild 3.10 zeigt die gemessene Frequenz eines Ringoszillators mit Crosstalk-Struktur,
d.h. kapazitiv gekoppelten Leitungsstrukturen als Lastelemente, in 45nm CMOS
Technologie bei deaktiviertem und aktiviertem Aggressor. Bei steigender Versor-
gungsspannung erhoht sich die Steilheit der Signalflanken und die effektive Last
am Crosstalk-behafteten Netz erhoht sich aufgrund des stirker wirkenden Miller-
Effektes. Somit nimmt die relative Frequenzabnahme mit steigendem Vpp zu.

Insbesondere Netze mit starker Kopplung zu benachbarten Signalleitungen und ei-
nem geringen Anteil der Gatterlast (Fanout) sind potentiell anféllig fiir Crosstalk.
Derartige Netzstrukturen sind vor allem in Bussen und im Taktbaum zu finden, die
Signale iiber lange Strecken auf dem Chip verteilen. Fiir Leitungen, die das Takt-
signal fiihren, werden deshalb alle benachbarten Leitungen oftmals mit zweifachem
Minimalabstand (double spacing) positioniert, um den Anteil der Koppelkapazitét
an der Gesamtkapazitit des Netzes zu verringern [60]. Somit wird ein Crosstalk-
induzierter Beitrag zum Clock Jitter deutlich reduziert. Fiir kritische Strukturen
im Taktbaum und in Busstrukturen werden zahlreiche Mafknahmen wie z.B. Gate-
Sizing (Anpassung der Gattertreiberstirken an Victim- und Aggressor-Netz) [61],
relative Signalverzogerung [62|, Abschirmung (Shielding) [63], Kodiertechniken fiir
Busstrukturen [64] usw. angewandt, um den Beitrag der Crosstalk induzierten Lauf-
zeitschwankung gering zu halten. In [65] werden diese und weitere Techniken zusam-
mengefasst und einzeln diskutiert.
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Bild 3.10: Gemessene Frequenz einer Crosstalk-Struktur in 45nm low-power CMOS Tech-

nologie bei T=27°C.

3.1.3 Alterungseffekte

Neben statischen Prozessvariationen verédndern Alterungseffekte die Transistoreigenschaf-
ten und beeinflussen somit Gatter- und Pfadlaufzeiten. Die fiir die Geschwindigkeit der
Schaltung relevantesten Alterungseffekte werden im Folgenden diskutiert:
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e Negative/Positive Bias Temperature Instability (NBTI/PBTI):

NBTT ist die betragsméfige Erhohung der Einsatzspannung von PMOS-Transistoren
in Inversion. Insbesondere bei erhéhten Temperaturen brechen Si-H Bindungen an
der Oxid-Kanal Schnittstelle auf und es entstehen freie kovalente Bindungen (Inter-
face Traps) sowie feste Oxidladungen. Diese fithren zur Verschiebung der Einsatz-
spannung. Haupteinflussgrofen sind die elektrische Feldstiarke an der Oxid-Kanal
Grenzflache und somit die Versorgungsspannung Vpp, sowie die Betriebstempera-
tur 1" und die Betriebszeit ¢t. Der Effekt verstéarkt sich, wenn Vpp und 7' gleichzeitig
hohe Werte annehmen, was vorwiegend im High-Performance Modus von Digital-
schaltungen der Fall ist [66]. Je grofer Vpp und T, desto stérker die Zunahme von
Vr. Die Einsatzspannungserhéhung setzt sich aus einem irreversiblen und einem re-
versiblen Anteil zusammen. Wird der Transistor vom Stress (|Vgg| > 0) befreit,
d.h. es liegt keine Spannung zwischen Gate- und Source an (Vgs = 0), so startet
der Ausheilprozess des reversiblen Anteils. Auch hier gilt: Je hoher die Temperatur,
desto schneller reduziert sich der reversible Anteil der Einsatzspannungserhéhung
[67]. Fiir neue high-k Technologien und dem damit verbundenen Anstieg der elektri-
schen Feldstéirke im Gate-Dielektrikum stellt neben NBTI, auch PBTI bei NMOS
Transistoren eine weitere Variationsquelle dar. Fiir existierende SiON Technologien
ist PBTI jedoch vernachléssigbar [68|.

Channel Hot Carrier (CHC):

Ladungstréager im Kanal, die {iber das horizontale Drain-Source Feld beschleunigt
werden, nehmen kinetische Energie auf, bis sie durch Streuung an Phononen wieder
an Energie verlieren. Gleichzeitig lenkt das vertikale elektrische Feld zwischen Gate
und Kanal die Ladungstrager zur Oxid-Kanal Grenzfliache ab. Bleibt eine Streuung
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Bild 3.11: Zeitkonstanten von Prozess-, Umgebungsvariationen und Alterungseffekten.

an Phononen aus, so ist es moglich, dass Ladungstriger ausreichend Energie auf-
nehmen, so dass ein Uberwinden der Potentialbarriere zwischen Kanal und Gate
moglich ist. Diese Ladungstriger schiadigen die Grenzfliche zwischen Oxid und Ka-
nal, was zur Minderung der Beweglichkeit p fithrt. Zum anderen werden im Oxid
Ladungen eingeschlossen, was eine Verschiebung der Einsatzspannung zur Folge hat.
Je hoher die lateralen elektrischen Felder und je dicker das Gateoxid, desto hoher
die Schadigung des Transistors.

3.1.4 Zeitliche Klassifizierung von Variationen

Bild 3.11 zeigt den zeitlichen Wirkungsbereich von Prozess-, Umgebungsvariationen und
Alterungseffekten. Wahrend Prozessvariationen génzlich statisch wirken, bewegen sich die
Umgebungsvariationen sowohl im Intra-Zyklus (Crosstalk, IR-Drop) als auch im Multi-
Zyklen (Temperatur) Bereich. Fiir die zeitliche Klassifizierung von IR-Drop Effekten muss
zwischen globalen und lokalen Spannungsabféllen unterschieden werden. Wéhrend die
Schwankungen am Spannungsregler hohere Zeitkonstanten aufweisen kénnen, zeichnen
sich lokale Spannungsschwankungen im Versorgungsspannungsnetz durch kurze Zeitkon-
stanten aus. Alterungseffekte, die mit der Betriebszeit der Schaltung zunehmen, reichen
vom langzeitlichen Bereich (>Stunden) bis in den statischen Bereich [69, 70]. Diese un-
terschiedlichen Zeitkonstanten miissen insbesondere bei der Implementierung adaptiver
Techniken zur Kompensation von Variationseffekten beriicksichtigt werden, da kurzzeiti-
ge Variationen wie Crosstalk und IR-Drop hohe Anforderungen an die Geschwindigkeit
adaptiver Mafnahmen stellen. Die Problematik der Kompensation von kurzzeitigen und
lokalen Variationen wird in Kapitel 6.1.1 diskutiert.

Um neben den Zeitkonstanten einen Uberblick iiber die Gréfenordnung der Schwankungs-
breite der wichtigsten Einflussparameter zu geben, fasst Tabelle 3.2 die in der Literatur
zu findenden Aussagen zur Gateldngen-, Transistoreinsatzspannungs-, Versorgungsspan-
nungs- und Temperaturschwankung zusammen. Eigene Analysen ergeben fiir die syste-
matische 3o0-Schwankungsbreite von L und V7 eine Schwankungsbreite zwischen 10% und
20%. Fiir eingebettete Mikroprozessoren, wie die der ARM und MIPS Familie, ist eine
on-chip Temperaturschwankung von ca. 10°C zu erwarten. Grund hierfiir sind die im Ver-
gleich zu High-Speed Mikroprozessoren wie z.B. von Intel, AMD, IBM, relativ geringen
Abmessungen der Schaltung. Eine vergleichbare Aussage tiber die Grofenordnung von
Crosstalk und Alterungseffekten ist kaum moglich, da sich die in der Literatur verwende-
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Tabelle 3.2: In der Literatur zu findende Aussagen zu relativen Schwankungsbreiten der
wichtigsten Einflussparameter.

’ Parameter ‘ 130nm ‘ 90nm ‘ 65nm ‘ 45nm ‘
17% [71] 10% [72] 10% [72] 10% [72]
L (30) 32% [73] 40% |73] 15% |74]
47% 73]
Vi (30) 30% |71] 30% [14] 33% [72] | 40% [72]
10% [73] 12% |73] 13% |73]
Max. AVpp 10% 10% 10% 10%
[72, 14, 71, 73] | [72, 14, 71, 73] | [72, 71] | 71, 75, 73|
Max. On-Chip AT 35°C[76], 35°C|75], 10°C[54], 7°C[55]
Allg. Betriebsbereich T -40°C bis 130°C

ten Anwendungsbeispiele und Stressbedingungen signifikant unterscheiden. Somit ist die
Vergleichbarkeit nicht gewéhrleistet und eine den Schwankungsbreiten von Prozessvaria-
tionen dhnliche Aussage nicht sinnvoll.
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3.2 Sensitivitatsanalyse und technologiebasierte
Trendaussagen

3.2.1 Analyse der Laufzeitsensitivitat

Sensitivitaten bei nomineller Versorgungsspannung

In zahlreichen Veroffentlichungen der letzten Jahre werden Variationen, inshesondere Pro-
zessvariationen, als Barriere auf dem Weg der CMOS Roadmap gesehen. Variationen sind
jedoch keine fiir sub-100nm Technologien charakteristischen, neuartigen Effekte, sondern
sind bereits aus Zeiten von Langkanaltransistoren bekannt [77|. Im Gegensatz zu die-
sen Technologien haben sich die Herausforderungen bei der Herstellung moderner CMOS
Technologien geéndert. Insbesondere die Belichtung von Strukturgrofen kleiner als die
Wellenlénge des fiir die Lithographie verwendeten Lichts erschwert die sichere und repro-
duzierbare Darstellung der kritischen Minimalstrukturen. Die Erkenntnisse dieser Arbeit
und neue Veroffentlichungen zeigen jedoch, dass ein besseres Versténdnis der Variations-
quellen und verbesserte Prozesstechniken zu erheblichen Fortschritten in der Prozesskon-
trolle fithren. Die Schwankungsbreite der Gatelédnge skaliert daher im gleichen Verhéltnis
wie die nominellen Strukturgréffen. Die relative Schwankung der Gateldnge bleibt somit
konstant [30].

Trotz dieser Verbesserungen nehmen die Laufzeitschwankungen moderner Technologien
zu. Zur weiteren Untersuchung dieses Zusammenhangs wird im Folgenden das kanoni-
sche Laufzeitmodell verwendet. Da fiir dieses Modell statistisch unabhéngige Parameter
x; erforderlich sind, wird die Korrelation der einzelnen Parameter iiber eine Hauptkom-
ponentenanalyse (Principal Component Analysis PCA) entfernt 78], so dass die Laufzeit
wie folgt modelliert werden kann:

a nom

d
3@»

N N
o= 13"+ ) S Ay ="+ Y - Az (3.12)

Dabei bezeichnet ¢} die nominelle Laufzeit des Pfades, S; die Sensitivitét der Lauf-
zeit gegeniiber dem Parameter z; (Gatelinge L, Einsatzspannung Vi etc.) und Ax; die
Auslenkung des Parameters x; aus dem nominellen Wert. N ist die Anzahl der zu beriick-
sichtigenden Parameter.

Die Laufzeit wird iiber die Taylorentwicklung approximiert, wobei die Sensitivitdt S; dem
ersten Glied der Taylorapproximation entspricht. Tabelle 3.3 zeigt den relativen Fehler
einer linearen Taylorapproximation fiir eine globale 30 Auslenkung der Transistorparame-
ter L, Vp und p in 90nm, 65nm und 40nm CMOS Technologie. Eine Vernachléssigung der
Terme hoherer Ordnung ist aufgrund der nur sehr kleinen Abweichungen vom simulierten
Wert gerechtfertigt. Eine Berticksichtigung der quadratischen Terme ist erst ab Schwan-
kungsbreiten von +30% notwendig [79]. Eigene Untersuchungen und die in der Literatur
zu findenden Angaben zu Schwankungsbreiten, wie z.B. £10% Gateldngenschwankung
zeigen, dass derartige Abweichungen vom nominellen Wert nicht erreicht werden. Im Ge-
gensatz zu L, Vp und p reicht fiir die Laufzeitsensitivitdat gegeniiber Vpp Schwankungen
der lineare Anteil nicht aus, da sich der Betriebsbereich moderner low-power Schaltungen
iiber mehrere 100mV erstreckt. Deshalb werden im Folgenden die Laufzeitsensitivitdten
bei nomineller und um 300mV reduzierter Versorgungsspannungen untersucht.

Um einen Vergleich der Sensitivitdten verschiedener Technologieknoten zu ermdglichen,
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Tabelle 3.3: Relativer Fehler der linearen Approximation fiir eine 3o Auslenkung der wich-

tigsten Transistorparameter.

Technologie L VT,N VT,p UN up
90nm 0.2% | 1.2% | 0.9% | 0.0% | 0.2%
65nm 0.9% | 04% | 0.5% | 0.2% | 0.2%
40nm 0.2% | 0.6% | 1.0% | 0.0% | 0.0%
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Bild 3.12: Laufzeitsensitivitaten einer NAND2-NOR2 Kette gegeniiber L, Vi, p und Vpp
Schwankungen.

werden im Folgenden die relativen Laufzeitsensitivitdten betrachtet.

N N | ggmom N
ta = t30m+z Si-Amy = 15" (1 + Z o (90;:‘ : Axi) =g (1 + Z Siyrel - Al’i)
i i d ¢ i

(3.13)
Damit ergibt sich fiir S; ;e
Si
Si,rel = (314)
tQLOm

Die Laufzeitschwankung héngt sowohl von der Auslenkung der Parameter Ax; aus dem
nominellen Fall als auch von der Laufzeitsensitivitdt des Pfades gegeniiber Parameter-
schwankungen ab. So kann trotz skalierender Parameterschwankungen aufgrund von er-
héhten Sensitivitdten eine stérkere Schwankung der Laufzeit erfolgen.

Bild 3.12 zeigt die Sensitivitat der Pfadlaufzeit einer NAND2-NOR2 Kette fir CMOS
Technologien von 130nm bis 40nm. Es ist deutlich erkennbar, dass sich die Sensitivitat der
Laufzeit gegeniiber Schwankungen der Transistor- und Betriebsparameter mit fortschrei-
tender Skalierung signifikant erhéht. Der kleine Anstieg der Sensitivitdten von 90nm auf
65nm ist auf eine konstante nominelle Versorgungsspannung und somit nahezu gleichblei-
benden Gate-Overdrive Vpp — Vi zuriickzufiihren.

Die Sensitivitit gegeniiber der Gatelangenschwankung héngt stark von den Kurzkanal-
effekten in der jeweiligen Technologie ab. Ein starker Vi roll-off und ein grofser DIBL
verstiarken den Einfluss der Gateliange auf die Laufzeit. Die Laufzeitsensitivitat gegeniiber
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Bild 3.13: Anderung der Laufzeitsensitivitéiten einer NAND2-NOR?2 Kette bei reduzierter
Versorgungsspannung.

der Beweglichkeit p bleibt iiber alle untersuchten Technologiegenerationen hinweg nahezu
konstant und kann somit als technologieunabhéngig angesehen werden. Die Sensitivitét
gegeniiber der Temperatur schwankt in dieser Darstellung deutlich von einem Technolo-
gieknoten zum néchsten. Da der Einfluss der Temperatur abhéngig von der Versorgungs-
spannung ist, ist ein Trend hinsichtlich der Laufzeitsensitivitit gegeniiber Temperatur-
schwankungen aus dieser Darstellung nicht ersichtlich. Hierzu bedarf es einer erweiterten
Betrachtung bei variierender Versorgungsspannung, wie in Kapitel 3.2.2 zu sehen ist.

Sensitivitaten bei Spannungsskalierung

Low-power Schaltungen, die stringente Spezifikationen hinsichtlich der Energieaufnahme
zu erfiillen haben, nutzen zur Energieersparnis die dynamische Anpassung der Versor-
gungsspannung (Dynamic Voltage Scaling DVS) an die sich zeitlich &ndernden Geschwin-
digkeitsanforderungen. Daraus ergibt sich ein Betriebsbereich fiir die Versorgungsspan-
nung, der sich bis ca. 300mV unter der nominellen Versorgungsspannung erstreckt. Auch
in Bereichen niedrigerer Versorgungsspannungen miissen festgelegte Taktfrequenzen ge-
wahrleistet werden. Aus diesem Grund ist es wichtig, den Einfluss von Variationen auch
fiir geringere Versorgungsspannungen zu untersuchen.

Bild 3.13 zeigt das Verhéltnis der relativen Laufzeitsensitivitdten fiir nominelle und ei-
ne um 300mV reduzierte Versorgungsspannung. Der Einfluss der Gateldngenschwankung
nimmt im Vergleich zur nominellen Versorgungsspannung ab, d.h. die relative Laufzeit-
schwankung aufgrund variierender Gateldngen nimmt fiir verringertes Vpp ab. Dies ist
durch einen geringeren V7 roll-off und reduzierten DIBL bei niedrigeren Versorgungsspan-
nungen zu erklaren. Die Sensitivitdt gegeniiber der Beweglichkeit zeigt iiber alle Tech-
nologieknoten hinweg keine signifikante Abhéngigkeit von der Versorgungsspannung. Im
Gegensatz dazu ist die Laufzeitsensitivitdt gegeniiber Vpp und Vp Schwankungen bei
niedriger Versorgungsspannung deutlich erhoht.

Betrachtet man alle Prozessvariationen in Kombination, so fithrt die deutliche Erhéhung
von Sy, re trotz reduziertem Sy, zu einer insgesamt steigenden Laufzeitschwankung
bei reduzierten Versorgungsspannungen. Bei fortschreitender Technologieskalierung er-
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Bild 3.14: Anteile an der von L, Vi und p Variationen induzierten Laufzeitschwankung.

hoht sich der Unterschied der Laufzeitsensitivitaten zwischen nomineller und reduzierter
Versorgungsspannung weiter.

Bild 3.14 zeigt die Anteile der durch globale L, V; und p Variationen bedingten relati-
ven Laufzeitschwankung fiir einen ND2-NR2 Pfad in 65nm und 90nm reg-Vy CMOS. Die
Dominanz der Gatelangenschwankung bei nomineller Versorgungsspannung ist deutlich
erkennbar. Die gleichzeitige Prozessierung von PMOS und NMOS Gate fiithrt zu einer
korrelierten Schwankung der PMOS und NMOS Gateldnge. Im Gegensatz dazu sind die
Implantationen von PMOS und NMOS Transistor zwei verschiedene Prozessschritte, so
dass beide Einsatzspannungen unabhéngig voneinander schwanken. Fiir verringerte Ver-
sorgungsspannungen erhoht sich aufgrund des reduzierten Gate-Overdrives Vpp — Vi die
Vr bedingte Laufzeitschwankung und die V Variation stellt den groften Anteil. In 65nm
CMOS steigt der Gatelangen-bedingte Anteil an der Laufzeitschwankung auf fast 80%.
Dieser grofte Anteil resultiert nicht aus einer hoheren Gatelangenschwankung, sondern
aus einer deutlich reduzierten globalen Schwankungsbreite der Einsatzspannung aufgrund
verbesserter Prozesskontrolle. Bei nomineller Versorgungsspannung tragt die globale Vi
Variation nur noch zu 19% zur Laufzeitschwankung bei. Aufgrund der im Vergleich zu
90nm erhohten Spannungssensitivitdt in 65nm stellt die Vi Variation bei reduziertem Vpp
erneut den grofiten Anteil an der Laufzeitschwankung.

Je kleiner der Gate-Overdrive Vpp — Vi, desto grofer ist sowohl die Laufzeit ¢4 als auch
die Laufzeitschwankung aufgrund gestiegener Sensitivitdten gegeniiber Vpp und Vr Va-
riationen [40, 45, 80].

Im Folgenden wird der Einfluss von Prozess-, Umgebungsvariationen und Alterungseffek-
ten auf die Geschwindigkeit von digitalen Schaltungen bei fortschreitender Technologie-
skalierung diskutiert.
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3.2.2 Schwankungen bei fortschreitender Technologieskalierung
Prozessvariationen:

e Transistorparameter (FEOL):

Wie bereits gezeigt wurde, fithren Verbesserungen der Prozesstechnik und die bessere
Kenntnis iiber die Ursachen von Prozessvariationen zu mit der Technologie skalie-
renden Gatelangenschwankungen und verbesserten Vp Schwankungen [30, 81, 82].
In [30] werden systematische Schwankungen der Einsatzspannung durch das Ein-
fiigen von Dummy-Gates verringert. Die daraus resultierende homogene Verteilung
der Transistor-Gates im Layout reduzieren die Temperaturgradienten wihrend des
RTA, so dass eine relativ homogene Vp-Verteilung erzielt wird. Fiir SRAM Zel-
len, bestehend aus den kleinsten Transistoren im Layout, wurde durch verbessertes
Zell-Layout ein erhohter SNM Wert bei voller Flachenskalierung erreicht. Durch
Verbesserungen beim CMP Prozessschritt wurde eine signifikante Verkleinerung der
Leitungswiderstandsschwankung erzielt. In [81] werden spezielle Fiillstrukturen ins
Layout eingebracht, um die Temperaturhomogenitéit wahrend des RTA Schritts zu
erhohen. Gemessene Ringoszillatorfrequenzen zeigen eine um 30% reduzierte WID
Laufzeitschwankung. Diese Beispiele zeigen, dass die stetige Reduzierung systemati-
scher Effekte ein variationsbedingtes Ende der CMOS Roadmap aus heutiger Sicht
noch nicht erkennbar machen. Vielmehr besteht bei der Produktion der Anspruch,
Grenzen der maximalen Schwankungsbreite zu gewéhrleisten, um eine Technologie
iiberhaupt als produkttauglich qualifizieren zu kénnen.

Neben systematischen (kontrollierbaren) Schwankungen nimmt der Einfluss sta-
tistischer Schwankungen mit fortschreitender Technologieskalierung zu. Aufgrund
der kontinuierlichen Verkleinerung der Transistorgeometrien nahert sich die CMOS
Technologie atomaren Grenzen. So nimmt bei der Implantation des V; Dotierprofils
der Einfluss jedes einzelnen Dotierstoffatoms zu, da die Gesamtanzahl der Dotier-
stoffatome stetig abnimmt. Bild 3.15 zeigt fiir verschiedene Technologieknoten die

relative Zunahme der gemessenen statistischen Einsatzspannungsschwankung auf-
grund von RDF normiert auf 180nm Bulk CMOS.

In 65nm und 45nm Technologien tragen die statistischen Variationen zu mehr als
50% der gesamten Einsatzspannungsschwankung eines einzelnen Transistors bei [30].
Die Grofsenordnung der statistischen Schwankung hat jedoch neben der in Gleichung
3.5 aufgefiithrten Parameter noch andere systematische Einflussgrofen. In [83] konnte
die statistische V7 Schwankung um 40% reduziert werden, indem der Implantations-
winkel der Halo-Dotierung um 15 Grad reduziert wurde. In [84] wurde durch ein spe-
zielles Implantationsverfahren eine um 15% reduzierte statistische Vi Schwankung
fiir 20nm NMOS Transistoren erzielt. Diese Beispiele zeigen, dass systematische
Effekte existieren, die Einfluss auf die Schwankungsbreite statistischer Variationen
haben, d.h. auch hinsichtlich statistischer Variationen fiihrt besseres Verstandnis
und erhohte Prozesskontrolle zur Verringerung der Schwankungsbreiten, wenngleich
insgesamt eine Erhohung der statistischen Variationen zu erwarten ist.

Aber auch fundamentale Eingriffe in die Transistorstruktur tragen zur Abnahme
von statistischen Variationen bei. Die bekannteste Mafnahme zur Reduzierung von
Kurzkanaleffekten und Verbesserung der Transistoreigenschaften ist der Einsatz von
high-k Materialien [85]. Durch die Erhohung der Gatekapazitit wird die Mismatch-
konstante reduziert, so dass statistische Variationen abgeschwécht werden.
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Bild 3.15: Skalierungsverhalten der statistischen Einsatzspannungsschwankung.

Der Einsatz von Multi-Gate Transistoren (MUGFET) stellt eine weitere Moglichkeit
dar, statistische Variationen zu reduzieren [30]. Die Einsatzspannung der Multi-Gate
Transistoren wird vorwiegend iiber die Austrittsenergie des Gate-Materials einge-
stellt. Das Substrat wird im Vergleich zum Bulk-CMOS geringer dotiert bzw. bleibt
undotiert. Zusétzlich werden durch die verbesserte Kanalkontrolle die Kurzkanalef-
fekte reduziert [86, 87|. Neben offenen Fragen hinsichtlich parasitdrer Widersténde
und Kapazitdten konnte im Gegensatz zu high-k Metal-Gate Transistoren die pro-
dukttaugliche Skalierbarkeit dieses Transistortyps, d.h. die Skalierbarkeit bei Bulk
CMOS &dhnlicher Flacheneffizienz bisher nicht gezeigt werden.

Wiéhrend eine erhohte statistische Einsatzspannungsschwankung fiir die Minimal-
transistoren von SRAM Speicherzellen hohe Relevanz hat, ist der Einfluss von sta-
tistischen Schwankungen auf die Geschwindigkeit von kritischen Pfaden moderner
Mikroprozessoren stark vermindert. Dafiir verantwortlich ist eine starke Mittelung
der statistischen Schwankungen iiber die Logikstufenanzahl ny,, des kritischen Pfa-
des, sowie iiber die Grofse der Transistoren in den Standardzellen, wie in Kapitel 4.1
naher diskutiert wird.

Leitungsstrukturen/Verdrahtung (BEOL):

Um das Skalierungsverhalten von Leitungsstrukturen qualitativ zu bewerten wer-
den die aus den Gleichungen 3.6 unf 3.7 bekannten Zusammenhinge vereinfacht
dargestellt:

TLtg : LLtg : WLtg
SLtg ' HLtg

PLtg * LLtg
WLtg ' TLtg

CrLig ~ €1LD Rty ~ (3.15)
Prtg ist der spezifische Widerstand des verwendeten Metalls. Bei idealer Skalierung
aller Dimensionen, d.h. fiir lokale und regionale Leitungen, skaliert auch die Kapa-

zitdt der Leitung. Die Kapazitat globaler Leitungen, deren Langen proportional zu
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den Abmessungen des Chips sind, bleibt jedoch konstant und skaliert nicht. Bild
3.4(a) veranschaulicht die Leitungsgeometrien.

Die Skalierung der Leitungsgeometrien fiithrt sowohl fiir lokale und regionale als auch
globale Leitungen zu deutlich erhéhten Leitungswiderstanden. Zusétzlich nimmt die
spezifische Leitfahigkeit der Leitungsstrukturen ab, da mit weiterer Skalierung die
Streuung der Ladungstrager am Rand der Leitung einen erhohten Einfluss auf den
Stromfluss hat.

Aufgrund des stark zunehmenden Leitungswiderstandes skaliert die Héhe 77, der
Leitung weniger als alle anderen Dimensionen. Somit wird die Zunahme von Ry,
abgeschwicht, was jedoch zu erhohter kapazitiver Kopplung in horizontaler Ebene
fiihrt. Um diese Kapazitdten zu verringern, werden als Isolatoren innerhalb eine
Metallebene (Intra Layer Dielectric ILD) Dielektrika mit geringerer Dielektrizitéts-
konstante ¢;;,p verwendet.

Durch dieses, fiir jeden Prozess individuell festgelegte Skalierungsverhalten, ist eine
genaue quantitative Aussage zur Skalierung von Ry, und Cf,, nur bedingt moglich.
Aktuelle Trends zeigen jedoch, dass der Widerstandsbelag weiter ansteigt, wihrend
der Kapazitatsbelag nahezu konstant bleibt. Die starke Zunahme von Ry, hat ins-
besondere Einfluss auf die Laufzeit globaler Leitungen und das RC' Verhalten der
Spannungsversorgung.

Wie in Kapitel 3.1 bereits beschrieben, wird der grofste Anteil der Leitungsschwan-
kungen durch die globale Prozesskontrolle bestimmt. WID Variationen basieren
vorwiegend auf der Dichte der Leitungsstruktur und umgebungsbedingten Litho-
graphieeffekten. So ist fiir die Schwankung der Leitungsbreite W, und somit auch
fiir den Abstand zweier benachbarter Leitungen Sp, eine der Gatelingenschwan-
kung entsprechende konstante relative Schwankungsbreite zu erwarten. Die Héhe
der Leitung 77, wird durch die Effektivitét von Fill-Strukturen zur Reduzierung
von Dishing und Erosion wahrend des CMP Schritts dominiert.

Neben diesen Aspekten muss jedoch beriicksichtigt werden, dass der Absolutwert
der Gatekapazitdt eines MOS-Transistors bei fortschreitender Skalierung abnimmt
(Cop - W - L), so dass sich die Lange der Leitung fiir eine dquivalente kapazitive
FO4-Last (Design Kriterium) weiter reduziert. Zusammen mit erhéhten effektiven
Schaltwiderstéinden der leitungstreibenden Transistoren wird somit auch der Ein-
fluss der dominanten globalen und lokalen Schwankung des Leitungswiderstandes
abgeschwécht.

Dementsprechend ist zu erwarten, dass vorwiegend kapazitive Schwankungen zur
Laufzeitvariation von kritischen Pfaden beitragen. Als generell sensitive Strukturen
kénnen Anordnungen aus treiberstarken Gattern (kleines Rp,) und hohem Anteil
der lateralen Leitungskapazitéit an der Gesamtlast genannt werden. Bus-Strukturen,
globale Verdrahtungen (u.a. Network on Chip NOC), sowie Taktverteilungsnetze er-
fiillen diese Bedingungen und gelten daher als besonders sensitiv gegeniiber Schwan-
kungen der Leitungstopologien.

Umgebungsvariationen:
e IR-Drop:

Das Skalierungsverhalten von IR-Drop ist von vielen Faktoren abhingig. Neben der
Stromaufnahme ist der Zuleitungswiderstand eine entscheidende Grofse. Um den Fla-
chengewinn der Technologieskalierung nicht zu reduzieren, muss auch die Leitungs-
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geometrie angepasst werden. Durch diese Skalierung erhéht sich mit jeder Techno-
logiegeneration der Widerstand der Leitung. Vergleicht man die Leistungsaufnahme
eines flichenoptimierten ARM926 Mikroprozessorkerns in 130nm und 90nm CMOS
[88], so zeigt sich eine um 40% erhohte Stromdichte des Designs in 90nm gegeniiber
130nm. Zusammen mit erhchten Leitungswidersténden resultiert dies in erhohten
Spannungsabfillen.

Diese theoretische Aussage setzt jedoch voraus, dass die Randbedingungen beim
Schaltungsentwurf nicht gedindert wurden, d.h. gleiches Standardzellenlayout, Geo-
metrieanpassung nach idealem Scaling etc.. Eine qualitative Aussage zum Skalie-
rungsverhalten von IR-Drop ist somit nur unter stringenter Vorgabe von Randbe-
dingungen moglich.

Unabhéngig davon erhoht sich fiir moderne CMOS Technologien die Laufzeitsen-
sitivitdt gegeniiber Versorgungsspannungsschwankungen, d.h. selbst ein konstanter
IR-Drop fiihrt zu deutlich erhohten Laufzeitschwankungen.

Da der IR-Drop von vielen Faktoren im Schaltungsentwurf abhéngt, ist eine Pau-
schalaussage hinsichtlich des Skalierungsverhaltens nicht moglich. Indizien, wie er-
hohte Laufzeitsensitivitaten, Stromdichten und Verdrahtungswiderstédnde deuten je-
doch auf eine zunehmende Bedeutung von IR-Drop Effekten hin.

Crosstalk:

Der Einfluss von Crosstalk auf die Laufzeit von Pfaden héngt vorwiegend von der
Koppelkapazitit zweier benachbarter Netze und deren Schaltaktivitédt ab. Fiir idea-
le Technologieskalierung skaliert auch die Koppelkapazitdat eines Netzes ideal um
den Faktor 0.7. Aufgrund der deutlichen Zunahme des Leitungswiderstandes mit
der Skalierung und dem damit verbundenen IR-Drop Problem werden die Quer-
schnittsflichen der Leitungen angepasst, so dass bei idealem Flachengewinn durch
die Technologieskalierung der Anstieg der Leitungswiderstdnde abgeschwécht wird.
Daher wird die Hohe 717, der Leitung nur geringfiigig reduziert, so dass die Verrin-
gerung der Querschnittsfliche moderater ausfillt. Diese Maknahme verédndert die
Skalierung der Koppelkapazititen zweier benachbarter Leitungen. Der Skalierungs-
faktor s¢, fiir Koppelkapazitaten bei ideal skalierendem L, und Sp, lésst sich
demnach wie folgt bestimmen (Technologie 1 — Technologie 2):

LoTs
Ck, €iLp~g~  €rp,LoSiTy  €rpp,L1S1T50.7  erpp, -1

- - LTy = =
Ck,  emp, 75+ €wp LaSTh ernp, LaSITH0.7 - epp, - Th

SCk (316)

Dabei bezeichnet C die Koppelkapazitit zweier Leitungen und €;;p die Dielektri-
zitdtskonstante des Intra Layer Dielektrikums (ILD). Bei gleichem ILD bestimmt
somit die Skalierung der Leitungshohe die Verdanderung der Koppelkapazitaten.

Neben der Koppelkapazitéit zu benachbarten Leitungen sind die Schaltaktivitét, die
Richtung des Signalwechsels sowie die zeitliche Synchronitdt (RSAT) des Signal-
wechsels auf den Nachbarnetzen wesentliche Einflussfaktoren. Eine Vorhersage des
Crosstalkverhaltens ist daher fiir komplexere Schaltungen nicht moglich. Im Schal-
tungsentwurf werden Crosstalk-Effekte deshalb durch sehr pessimistische worst-case
Analysen abgedeckt. Insbesondere unter Beriicksichtigung einer variationsbehafte-
ten Umgebung ist die Bestimmung der zeitlichen Synchronitédt der Schaltvorgéinge
von Aggressor und Victim nicht moglich. Eine qualitative Aussage zum Skalierungs-
verhalten von Crosstalk-Effekten ist daher nur auf Basis von Koppelkapazitatswer-
ten und Schaltaktivitdt moglich. Auch hier ist fiir komplexe Schaltungen wie z.B.
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Bild 3.16: Simulierte Crosstalk-induzierte Laufzeitdnderung fiir 90nm, 65nm und 40nm
CMOS auf Basis extrahierter Netzlisten (Vop = Vpp nom + 10%, T=27°C).

Relative Laufzeitanderung (Victim)

Mikroprozessoren keine Pauschalaussage moglich, da dieser dynamische Effekt neben
strukturellen Schaltungseigenschaften auch von benutzerprofilabhédngigen Schaltvor-
gangen abhéngt.

Fiir die folgende Untersuchung wird eine Kette aus Invertern mit Fanout-4 Last
und zusatzlicher Koppelkapazitit untersucht. Bild 3.8 zeigt die verwendete Simula-
tionsschaltung. Zwei Netze benachbarter Fanout-4 Pfade sind mit einer FO-3.3 Last
aquivalenten Kapazitat gekoppelt, d.h. die Koppelkapazitét hat einen Anteil von ca.
45% an der Gesamtlast. Somit ist jedes der beiden treibenden Gatter - unabhéngig
vom jeweiligen Prozess - mit einem effektiven Fanout von 7.3 belastet. Da schwache
Signalflanken am Victim-Netz einen hoheren Einfluss des Aggressornetzes auf die
Laufzeitdnderung hervorrufen, kann die verwendete Struktur als Crosstalk-sensitiv
angesehen werden. Bild 3.16 zeigt die Simulationsergebnisse fiir 90nm, 65nm und
40nm CMOS Technologien in Abhéngigkeit der relativen Signalankunftszeit an der
Koppelkapazitit (extrahierte Netzlisten).

Durch die mit der Technologieskalierung einhergehende Reduzierung der Gatterlauf-
zeit verkleinert sich das zeitliche Fenster, in dem Signale auf Nachbarleitungen die
Propagation von Signalen im Victim-Pfad beeinflussen. Betrachtet man, wie hier,
Crosstalkeffekte unter Beriicksichtigung von Designkriterien fiir kritische Pfade, wie
sie von Synthese und Place & Route Tools angewandt werden, so ist zu erkennen,
dass trotz grofser Koppelkapazitdten kein Anstieg der Crosstalk-induzierten Lauf-
zeitschwankung mit fortschreitender Technologieskalierung zu erwarten ist. Dieser
Zusammenhang basiert auf der Tatsache, dass z.B. bei erhdhten Leitungskapazita-
ten zuséatzliche Treiberstufen eingefiigt und somit konstante relative Lastverhéltnisse
beibehalten werden. So werden Technologieeffekte auf héherer Ebene (hier: Pfadebe-
ne) kompensiert. Trotzdem ist es beim Schaltungsentwurf weiterhin wichtig, hohe
Anteile der Koppelkapazitiaten an der Gesamtlast zu vermeiden, um schwerwiegende
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Bild 3.17: Simulierte relative Laufzeitinderung aufgrund von Temperaturschwankungen
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in 40nm CMOS auf Basis extrahierter Netzlisten.

Laufzeitschwankungen durch Crosstalk zu verhindern.

Temperaturschwankung:

Die Temperatur 7' hat sowohl Einfluss auf die Beweglichkeit p der Ladungstrager
als auch die Einsatzspannung Vr des Transistors. Bei sinkender Versorgungsspan-
nung Vpp nimmt auch der Gate-Overdrive Vpp — Vi ab und die Sensitivitat der
Laufzeit gegeniiber V steigt. Dies hat einen erhohten Einfluss der Temperatur zur
Folge. Im Gegensatz zu den vorhergehenden CMOS Technologien, deren Versor-
gungsspannungsbereich oberhalb des Zero Temperature Coefficient Point (ZTCP)
lag, liegt der ZTCP in 40nm/45nm CMOS innerhalb des Betriebsbereichs von Vpp,
so dass das Vorzeichen der Laufzeitsensitivitat gegeniiber T' je nach Betriebspunkt
wechseln kann. Der steigende Einfluss von Vi hat somit insbesondere bei niedri-
gem Vpp auch einen steigenden Einfluss der Temperatur auf die Laufzeit zur Folge.
Obwohl die Laufzeit beim Betrieb am ZTCP temperaturunabhéngig ist, steigt die
Sensitivitéit bei weiterer Skalierung der Versorgungsspannung an. Bild 3.17 zeigt fiir
eine NAND2-NOR2 Kette in 40nm die relative Laufzeitdnderung in Abhéngigkeit
von Versorgungsspannung und Temperatur gegeniiber dem Betrieb bei Raumtem-
peratur. Bereits bei Vpp = 0.85V ist eine deutlich hohere Laufzeitschwankung iiber
den gesamten Temperaturbereich zu erkennen als im gesamten Spannungsbereich
Vpp > 0.85V.
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Bild 3.18: Simulierte technologie- und schaltungstechnikabhéngige Unterschiede der Lauf-
zeitschwankung auf Basis extrahierter Netzlisten (Nomineller Betrieb bei:
Vpop = VAgr, T=27°C).

3.2.3 Schaltungstechnische Aspekte der Laufzeitsensitivitat

Bisher wurde nur der generelle Technologietrend der Laufzeitsensitivitdat gegeniiber Pro-
zess-, Spannungs- und Temperaturschwankungen (PVT) untersucht. Schaltungstechni-
sche Aspekte wurden bisher vernachléssigt. In diesem Abschnitt werden die simulierten
Laufzeitvariationen verschiedener Gattertypen untersucht und fiir verschiedene Techno-
logieknoten gegeniibergestellt. Fiir die folgenden Untersuchungen erhalten alle Gatter die
gleiche Eingangsflanke und sind mit einer Fanout-4 Last belastet.

Neben einer Buffer-Zelle, die das Verhalten eines einzelnen schaltenden Transistors repra-
sentiert, werden ein NAND3 und NOR3 Gatter gewahlt, um den Einfluss von schalten-
den Serientransistoren zu untersuchen. Das untersuchte Latch reprasentiert das Verhal-
ten von C?MOS Invertern. Diese werden neben Latches auch in Multiplexern und Flip
Flops verwendet. Somit werden die wichtigsten schaltungstechnischen Eigenschaften einer
Standardzellenbibliothek abgedeckt. Die Gatterauswahl ist daher geeignet, den Einfluss
schaltungstechnischer Eigenschaften auf die Laufzeitsensitivitat zu untersuchen.

Bild 3.18 zeigt die Laufzeitdnderung der Gatterauswahl gegeniiber 100mV IR-Drop, der
+30 entsprechenden globalen worst-case Corner der Prozessschwankung sowie einer Tem-
peraturdnderung von 50°C jeweils relativ zum nominellen Betriebspunkt.

Die Laufzeitschwankungen der verschiedenen Gattertypen unterscheiden sich deutlich von
einander und variieren abhéngig vom jeweiligen Technologieknoten. Die von 65nm auf
40nm trotz erhohter Laufzeitsensitivitat konstant bleibende prozessbedingte Laufzeitan-
derung ist Indiz fiir die Skalierung der globalen Schwankungsbreiten aufgrund verbesserter
Prozesskontrolle [30]. Unabhéngig vom Gattertyp steigt mit fortschreitender Technologie-
skalierung die Laufzeitsensitivitat aller Gatter gegeniiber Versorgungsspannungsschwan-
kungen. Dies zeigt sich besonders beim Ubergang von 65nm auf 40nm und der damit
verbundenen Reduktion der nominellen Versorgungsspannung um 100mV.

Die unterschiedlichen Laufzeitsensitivitdten ergeben sich aus verschiedenen Betriebspunk-

ten der Transistoren beim Schaltvorgang. Je nach Gattertopologie durchlaufen die Transis-
toren Betriebspunkte verschiedener Gate-Source Vg und Drain-Source Vpg Spannungen,
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Bild 3.19: Vergleich der Laufzeitschwankung von Gattermix und ND2-NR2 Aquivalent fiir
verschiedene Technologicknoten auf Gatterebene (Einzelgatter). Simulationser-
gebnisse auf Basis extrahierter Netzlisten (Nomineller Betrieb bei: Vpp = V53™,
T=27°C).

so dass aufgrund des sich dndernden Gate-Overdrives auch die Laufzeitsensitivitat be-
troffen ist. Zur Veranschaulichung zeigt Bild 3.2 das Ausgangskennlinienfeld eines 65nm
NMOS Transistors mit der jeweiligen 1o Schwankung (globale Prozessschwankung) des
Drainstroms sowie die Trajektorien schaltender Transistoren eines NAND2-Gatters und
Inverters. Bei nomineller Versorgungsspannung von 1.2V durchléuft der schaltende Se-
rientransistor des NAND2-Gatters deutlich sensitivere Betriebsbereiche als der NMOS
Transistor des schaltenden Inverters. Da sich der schaltende Transistor des NAND Gat-
ters nur kurz in den deutlich sensitiveren Bereichen befindet, ist der Effekt auf die Lauf-
zeitsensitivitdat jedoch geringer als Bild 3.2 vermuten lasst. Die weitere Absenkung der
Versorgungsspannung hat die Verschiebung der durchlaufenen Betriebspunkte in deutlich
sensitivere Betriebsbereiche zur Folge. Unabhéngig vom Gattertyp ergibt sich somit ge-
nerell eine hohere Laufzeitsensitivitat gegeniiber Prozess- und Umgebungsvariationen.
Um einen generellen Trend der Laufzeitsensitivitdt abzuleiten wird im Folgenden der
Mittelwert der gatterspezifischen Laufzeitédnderungen von 11 unterschiedlichen Gatterto-
pologien gebildet, wie in Bild 3.19 fiir den Betrieb bei nomineller Versorgungsspannung
dargestellt ist.

Fiir alle Gattertopologien wurde der Einfluss von globalen Prozessschwankungen, loka-
len statistischen Variationen, 100mV IR-Drop, 50°C Temperaturunterschied und 20mV
NBTI auf die Signallaufzeit des Gatters untersucht. Es sind sowohl die Mittelwerte als
auch die Spannbreite (Maximum und Minimum) der Laufzeitinderung gezeigt. Mit fort-
schreitender Technologieskalierung steigt insbesondere der Einfluss von IR-Drop deutlich
an. Bessere Prozesstechnik und besseres Verstindnis von Variationen fiihren zu nur ge-
ringfiigigem Anstieg des Einflusses globaler Prozessschwankungen von 65nm auf 40nm
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CMOS. Wie im vorangegangen Abschnitt bereits diskutiert wurde, muss der Einfluss von
Temperaturschwankungen auf die Laufzeit in Abhéngigkeit der Versorgungsspannung er-
folgen. Um jedoch einen Vergleich aller Variationen zu ermoglichen ist hier der Einfluss
einer 50°C Temperaturdnderung bei nomineller Versorgungsspannung gezeigt. Ein Trend
hinsichtlich Temperatureffekte sollte aus dieser Grafik jedoch nicht abgeleitet werden. Der
Einfluss von lokalen, statistischen Prozessvariationen wird durch die Darstellung der 1o
Gatterlaufzeitschwankung gezeigt. Der Mittelwert liegt fiir alle Technologien bei unter
5% Laufzeitschwankung eines Einzelgatters. Um auch den Einfluss von NBTT zu bertick-
sichtigen, wird die Laufzeitdnderung eines schaltenden NAND2/NOR2 Paars aufgrund
einer um 20mV verdnderten Einsatzspannung des PMOS Transistors gezeigt. Auch dieser
Effekt liegt bei etwa 5% in 40nm CMOS. Fiir alle Variationen ist auch der Mittelwert
aus NAND2 und NOR2 Gatter eingezeichnet, der nahezu immer dem Mittelwert aller 11
Gattertopologien entspricht.

Bild 3.19 zeigt den Einfluss von Variationen auf die Laufzeit eines Gattermixes in sub-
100nm CMOS Technologien. In digitalen Schaltungen bestehen die geschwindigkeitskriti-
schen Pfade jedoch aus einer Kombination verschiedener Gattertypen. Deshalb unterliegt
die Sensitivitdt der Pfadlaufzeit schaltungstechnischen Mittelungseffekten, so dass die
aus der Simulation von Einzelgattern erhaltenen maximalen Unterschiede auf Pfadebene
nur in Einzelfdllen auftreten. Als Beispiel hierfiir kann das Taktverteilungsnetz genannt
werden, das meist nur aus wenigen verschiedenen Gattertypen aufgebaut ist. Dieser Schal-
tungsteil wird im Schaltungsentwurf gesondert behandelt, so dass derartige Unterschiede
ebenfalls Berticksichtigung finden. Zusétzlich wird auf Gatterebene der Einfluss der pro-
pagierenden Ausgangsflanke auf die Laufzeit vernachlassigt.

Das folgende Kapitel berticksichtigt bei der Analyse von Variationseffekten den schal-
tungstechnischen Einfluss in kritischen Pfaden durch die Auswahl reprasentativer Pfad-
strukturen. Diese orientieren sich an den Eigenschaften geschwindigkeitskritischer Pfade
und erfiillen wesentliche Designkriterien wie z.B. korrekte Lastverhéltnisse, Flankensteil-
heit etc., wie sie in state-of-the-art Design-Tools verwendet werden.
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4 Mikroprozessormodell zur
Bestimmung technologischer und
mikroarchitektonischer
Einflussgrolien

4.1 Strukturanalyse eines ARM926 Mikroprozessor
Produktdesigns

Im Folgenden werden die Ergebnisse einer detaillierten Strukturanalyse eines ARM926
Mikroprozessors der ARM Familie vorgestellt. Der ARM926 ist ein 32-bit RISC Prozessor
mit einer klassischen fiinfstufigen Pipeline. Er ist der am meisten verkaufte eingebettete
Mikroprozessor im Bereich eingebetteter Mikroprozessoren und dient somit als représen-
tative Schaltung fiir die folgende Fallstudie.

Die Ergebnisse basieren auf einer Produktimplementierung des ARM926 unter Verwen-
dung von state-of-the-art Entwurfsprogrammen (EDA Tools) [89]. Alle laufzeit-relevanten
Daten wurden durch Verwendung des Sign-Off Tools PrimeTime SI von Synopsys gene-
riert [90].

Ziel dieser Untersuchung ist es, die Beschaffenheit von Setup- und Hold-Zeit kritischen
Pfaden zu bestimmen und strukturelle Einflussgrofen auf das Laufzeitverhalten der Schal-
tung in variationsbehafteter Umgebung zu extrahieren.

Bild 4.1 zeigt die Verteilung des Pfad-Timings im Setup-Zeit und Hold-Zeit kritischen
Bereich des ARM926 Designs. Es gilt:

!
Pfad—Timing: TSU: tcgk_Q + tpfad -+ tSU + tng S TClk (41)
!

— D > ¢ (4.2)

var

Pfad-Timing: Tup= tcuw—q + tpfad — thp

Dabei bezeichnet Ty, die Taktperiode, t¢yp—g die Clock-Q Laufzeit des sendenden Flip
Flops, tsy und tgp Setup- und Hold-Zeit des empfangenden Flip Flops, tpfqq die Lauf-
zeit des Logikpfades und 57 bzw. tID die variationsbedingten Laufzeitschwankungen
in Setup-Zeit und Hold-Zeit kritischen Pfaden. Wahrend Setup-Zeit kritische Pfade die
maximale Taktfrequenz limitieren fithren Hold-Zeit Verletzungen zu einem funktionel-
len Ausfall unabhéngig von der Taktfrequenz. Setup-Zeit Verletzungen kénnen daher als
Zyklus-zu-Zyklus Effekte, Hold-Zeit Verletzungen als Intra-Zyklus Effekte betrachtet wer-
den. Da Setup-Zeit kritische und Hold-Zeit kritische Pfade gemeinsame Logikgatter besit-
zen und am gleichen Register (Flip Flop) enden kénnen, muss bei allen Designmafnahmen
die Wirkung auf beide Timing-Bereiche tiberpriift werden.

Im Folgenden werden die Eigenschaften von Setup-Zeit und Hold-Zeit kritischen Pfaden
untersucht.
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Bild 4.1: Pfadverteilung des untersuchten ARM926 Designs in 90nm CMOS.

4.1.1 Setup-Zeit kritische Pfade

Die Geschwindigkeit einer Schaltung wird durch den zeitlich ldngsten aller Pfade limi-
tiert. Dieser Pfad wird 'kritischster Pfad’ genannt. Im Folgenden wird die Bezeichnung
'kritischer Timing-Bereich’ fiir alle Pfade mit einem Pfad-Timing von mindestens 90% des
kritischsten Pfad verwendet. Als ’sub-kritische Pfade’ werden Pfade bezeichnet, die sich
ebenfalls im kritischen Timing-Bereich befinden, deren Pfad-Timing aber einen deutlichen
zeitlichen Abstand zum kritischsten Pfad aufweist.

Die detaillierte Untersuchung des variationsrelevanten Timing-Bereichs wird durch die
grofse Anzahl von Gatterkombinationen und der mit abnehmender Laufzeit nahezu ex-
ponentiell ansteigenden Anzahl an Pfaden limitiert. Fiir die strukturelle Untersuchung
der oberen 10% des Timing-Bereichs wurden Daten in der Grofenordnung von ca. 20GB
generiert und verarbeitet. Aus diesem Grund beschrinken sich die weiteren strukturellen
Untersuchungen auf die oberen 10% der maximalen Pfadlaufzeit.

Beschaffenheit des Logikteils

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit der Beschaffenheit von Logikpfaden zwischen sen-
dendem und empfangendem Flip Flop. Eine wesentliche Eigenschaft der Schaltung ist
durch die Pfadverteilung im kritischen Timing-Bereich gegeben. Bild 4.2 zeigt die Pfad-
verteilung der geschwindigkeitskritischen Pfade.

Es ist deutlich zu erkennen, dass innerhalb der oberen 2.5% des Pfad-Timings eine relativ
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Bild 4.2: Pfadspektrum der geschwindigkeitskritischen Pfade des ARM926 Designs.

geringe Anzahl von Pfaden liegt. Anschlieffend steigt die Zahl der Pfade exponentiell an,
da sich die Anzahl an Gattern, die in den folgenden Timing-Bereichen liegen, erhoht, und
sich somit eine Vielzahl von neuen moglichen Gatterkombinationen (Pfade) ergibt. Gegen
Ende des untersuchten Timing-Bereichs lduft die Pfadanzahl in eine Sattigung. Dies ist da-
durch zu erklaren, dass vom Timing-Tool keine zusétzlichen Gatter {iber den untersuchten
Bereich hinaus berticksichtigt werden und somit die Anzahl an Kombinationen verschiede-
ner Gatter sattigt. Diese Sattigung hat demnach keinen schaltungstechnischen Ursprung,
sondern kann als Artefakt des Tool-Setups betrachtet werden. Da sich im untersuchten
Bereich nur ca. 12.7% aller Gatter befinden, und somit die Anzahl an Gatterkombina-
tionen auch iiber die Grenzen des untersuchten Bereichs hinaus zunehmen kann, ist eine
weitere exponentielle Zunahme der Pfadanzahl zu erwarten.

Die im Pfadspektrum gezeigten Pfade des ARM926 sind Bestandteil verschiedenster Schal-
tungsblocke innerhalb des Mikroprozessors, d.h. es liegt kein dominanter kritischer Schal-
tungsblock wie z.B. die arithmetische Einheit (ALU) vor, der die Geschwindigkeit der
Schaltung limitiert.

Um den Einfluss von Variationen auf die Pfadlaufzeiten zu bestimmen, ist es notwen-
dig, die einzelnen Anteile von kombinatorischen Logikgattern, RC Laufzeit etc. an der
Pfadlaufzeit zu kennen. Bild 4.3 zeigt die Verteilung von Logikgatter, RC-Laufzeit und
Crosstalk Effekten fiir alle kritischen Pfade.

Es ist deutlich zu erkennen, dass der Laufzeitanteil der Logik gegeniiber allen anderen Bei-
tragen dominiert. Selbst fiir eine worst-case Crosstalk Berticksichtigung, d.h. die Koppel-
kapazitiaten aller Aggressoren, die in das Schaltfenster der Victim-Leitung fallen, werden
fiir die Berechnung des Crosstalk Laufzeitbeitrags herangezogen, weisen 90% aller Pfade
einen Laufzeitbeitrag der Logik von tiber 85% auf. Die top-kritischen Pfade zeichnen sich
durch einen iiberdurchschnittlich hohen Beitrag der Logik zur Gesamtlaufzeit des Pfades
aus.

Es ist ersichtlich, dass bei derartig grofsen Logikbeitrdgen das Verhalten der Schaltung ge-
geniiber Variationen insbesondere durch die Variation der Transistorparameter und den
Sensitivitaten der Logikgatter gegeniiber schwankenden Betriebsbedingungen dominiert
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Bild 4.3: Akkumulierte Verteilung der Laufzeitbeitrége aller kritischen Logikpfade.

wird. Aus diesem Grund wird im Folgenden der Aufbau des Logikpfades durch die Ana-
lyse der fiir kritische Pfade typischen Gatter, deren Aufbau sowie deren Belastung ndher
untersucht.

Laufzeitbeitrage aus der Logik werden durch die fiir CMOS Schaltungen typische Inver-
tierung des Signals und der damit verbundenen Umladung der intrinsischen Gatterkapa-
zitdten, sowie der als Last zu betrachtenden Gate- und Leitungskapazitdten am Ausgang
des treibenden Gatters verursacht. Je grofer die Anzahl an invertierenden Stufen (Logik-
stufen), desto grofer die Laufzeit. Bild 4.4 zeigt die Verteilung der Gatteranzahl bzw. der
Anzahl an Logikstufen (Logiktiefe) der kritischen Pfade.

Ungefahr 95% aller Pfade zeichnen sich demnach durch eine Logiktiefe zwischen 26 und
41 aus. Der Mittelwert liegt bei 33 Logikstufen bei durchschnittlich 26 Gattern pro Pfad.
Im Durchschnitt sind ca. 30% der Gatter im Logikpfad zwei- bzw. mehrstufig. Kritische
Pfade mit hoher Logikstufenanzahl zeigen einen groften Anteil an Komplexgattern, d.h.
mehrfach kombinatorische Gatter wie z.B. ein dreifach-Input AND-OR Gatter. Pfade mit
geringer Logiktiefe liegen vorwiegend in sub-kritischen Timing Bereichen und weisen im
Vergleich zu anderen kritischen Pfaden ein hoheres Verhéltnis zwischen Ausgangslast und
Treiberstarke auf. Diese Systematik ist wie folgt zu erkléaren. Das Synthese Tool erkennt,
dass diese Pfade im sub-kritischen Pfad liegen und erachtet aufgrund der fehlenden un-
mittelbaren Gefahr einer Timing-Verletzung die vorliegende Treiberstarke als ausreichend.
Die kritischsten Pfade zeichnen sich durch dem Mittelwert &hnliche Werte von Logiktiefe
und Gatteranzahl aus.

Diese Analyse ermdglicht die Untersuchung des Einflusses von statistischen Gatterlauf-
zeitschwankungen auf das Timing des Logikpfades. Im Wesentlichen wird der Einfluss
von zwei verschiedenen strukturellen Eigenschaften bestimmt, der Logiktiefe np.g, d.h.
der Anzahl invertierender CMOS Stufen, sowie der Transistorgrofse W - L.

Mit zunehmender Logiktiefe bewirken Mittelungseffekte eine Abnahme der relativen Pfad-
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Bild 4.4: Verteilung der Logiktiefe nro, bzw. Gatteranzahl ngqger in den kritischen Pfaden.

laufzeitschwankung [75, 22, 91|. Es gilt:

Utpfad ~ 1 UtGatter (43)

ILLtPfad V nLOQ lLLtGatter

Im vorliegenden Fall werden statistische Laufzeitschwankungen durchschnittlich um den
Faktor 0.17 aufgrund der hohen Anzahl an Logikstufen abgeschwécht, d.h. eine Gatter-
laufzeitschwankung von z.B. oy, = 5% fiihrt zu einer Pfadlaufzeitschwankung von
Otprog = 0-87%.

Zusiatzlich gilt, je grofer die Transistoren eines Gatters, desto geringer deren Laufzeit-
schwankung. Die Grofe der verwendeten Gatter in den kritischen Pfaden ist somit ent-
scheidend fiir den Einfluss statistischer Laufzeitschwankungen.

Bild 4.5(a) zeigt die Verteilung der Logiktiefe und die mittlerer Treiberstérke in den
kritischen Pfaden, Bild 4.5(b) zum anderen die Verteilung der Gattertreiberstéirke fiir
drei unterschiedliche Timing Bereiche. Unabhéngig von der Logiktiefe liegt die mittlere
Treiberstarke bzw. Transistorgréffe in den kritischen Pfaden beim 16fachen der in der
Standardzellen verfiigharen Minimaltransistoren. Die statistische Transistoreinsatzspan-
nung und damit auch die statistische Laufzeitschwankung wird durch die Verwendung
derart grofser Transistoren zusétzlich abgeschwéicht. Eine Monte Carlo Simulation des kri-
tischsten Pfades auf Basis extrahierter Netzlisten zeigt fiir 90nm CMOS Technologie bei
nomineller Spannung eine Standardabweichung der Pfadlaufzeit von 0.5%. Die Schwan-
kungsbreite liegt damit in der Grofenordnung der Modell-Genauigkeit, d.h. der Einfluss
von statistischen Schwankungen auf die Laufzeit des Logikpfades ist fiir diese Schaltungs-
implementierung vernachléssighar gering.

In Bild 4.5 wird insbesondere sichtbar, dass in Pfaden im top-kritischen Timing-Bereich im
Vergleich zu sub-kritischen Bereichen eine grofiere Anzahl treiberstarker Gatter verwendet
werden. Die Ursache fiir diese systematische Auffalligkeit muss anhand der Lastverteilung
in den kritischen Pfaden diskutiert werden, wie sie im folgenden Abschnitt erfolgt.

Die Verwendung von treiberstarken Gattern in den top-kritischen Pfaden beruht nicht
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Bild 4.6: Treiber zu Last Verhéltnis fiir alle Gatter im kritischen Timing-Bereich.

auf erhohten kapazitiven Lasten. Vielmehr ist zu erkennen, dass das Verhéltnis aus Ein-
gangskapazitit Cj, p;, und Lastkapazitit Cpes einen sehr geringen Wert aufweist. Bild
4.6 zeigt die Verteilung des Lastverhéaltnisses in den kritischen Pfaden. Etwa 50% aller
Gatter weisen ein Lastverhéltnis (Fanout) kleiner 3 auf. Das fiir eine minimale Laufzeit
erforderliche Verhéltnis von ca. 2,7 wird somit von fast der Halfte aller Gatter eingehal-
ten [44]. In den sub-kritischen Pfaden sind hohere Lastverhéltnisse zu erkennen, da vom
Synthese-Tool hier noch zeitliche Margen erkannt werden, die eine weitere Optimierung
des Timings auf Kosten zuséatzlicher Verlustleistung und erhchten Fléachenbedarfs nicht
erforderlich machen.

Der Ausgangsknoten jedes Gatters ist mit mindestens einem Eingangs-Pin eines Folge-
gatters verbunden. Unter der Annahme gleicher Transistorgeometrien ergibt sich daraus
eine Belastung von FO1. Dementsprechend verbleibt eine weitere Belastung von FO2, die
sich aus der Verdrahtungskapazitit, sowie evtl. weiteren Pin-Kapazitaten (falls die Auf-
spaltung des Netzes grofer 1 ist; BRp,, > 1) zusammensetzt. Ein Lastverhéltnis von FO1
kann daher unter obiger Annahme als strukturell-bedingtes, mittleres Minimum angese-
hen werden.

Die hohen Treiberstéarken im top-kritischen Timing-Bereich sind durch das Bemiihen des
Synthese-Tools zu erkldaren, die Laufzeiten durch das Einfiigen treiberstarker Gatter zu
reduzieren. Eine weitere Erhohung der Treiberstarken wére jedoch aufgrund der gleich-
zeitig erhohten Pin-Kapazitdten der zu treibenden Gatter nicht sinnvoll. Diese geringen
Lastverhéltnisse bei gleichzeitig kleinen RC-Laufzeit-Beitrdgen in den kritischen Pfaden
weisen demnach auf eine strukturelle Begrenzung der Pfadlaufzeit hin. Untersuchungen
eines ARM1176 Designs zeigen dhnlich geringe Lastverhéltnisse in den kritischen Pfaden.
Diese Pfade kénnen daher als intrinsisch-kritisch betrachtet werden, d.h. kiinstliche Effek-
te wie z.B. Uberbelastung der Gatter oder unsichere Modellierung von Crosstalkbeitrigen
sind nicht fiir die vergleichbar hohen Laufzeiten verantwortlich.

Um den Einfluss von Verdrahtung und Crosstalk auf die Pfadlaufzeit besser abschétzen zu

kénnen, werden die einzelnen Lastbeitrige ndher analysiert. Bild 4.7 zeigt die Verteilung
der Anteile von Verdrahtungskapazitit, sowie der vom STA Tool berechneten, effektiv
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Bild 4.7: Verteilung von Verdrahtungs- und Koppelkapazitdtsanteilen an der Gesamtka-
pazitit der Netze innerhalb des kritischen Timing Bereichs.

wirkenden Koppelkapazitit an der Gesamtkapazitat des jeweiligen Netzes fiir alle Netze
innerhalb des kritischen Timing-Bereichs.

Im Mittel betriagt der Verdrahtungsanteil an der Gesamtkapazitét ca. 40% der Gesamtlast,
d.h. im Durchschnitt ca. den Faktor 1.6 der Eingangskapazitidt der Treiberstufe. Dieser
relativ geringe Wert zeigt, dass innerhalb der kritischen Pfade nur wenige Netze mit lan-
gen Leitungen vorhanden sind, so dass Widerstandseffekte kaum auftreten, wie bereits in
Bild 4.3 zu sehen war.

Der Anteil der fiir Crosstalkeffekte verantwortlichen Koppelkapazitét ist deutlich geringer
und liegt im Mittel bei ca. 17%. Fiir die Bewertung von Crosstalkeffekten ist die Grofse des
Koppelkapazitatsanteils alleine nicht ausreichend. Da sich die Koppelkapazitéit aus einzel-
nen, kleineren Koppelkapazititen verschiedener Aggressorleitungen zusammensetzt, wére
es entscheidend, den Teil der Kapazitat zu bestimmen, der von schaltenden Aggressorlei-
tungen stammt. Da das Schaltverhalten von vielen, unvorhersagbaren Faktoren wie z.B.
benutzerspezifischen Anwendungen abhéngt, ist die Bestimmung der effektiven Koppelka-
pazitit daher nicht moglich. Ein Indiz fiir den Einfluss von Crosstalkeffekten kann jedoch
die Anzahl der Aggressorleitungen N4, sowie eine Abschatzung der maximalen Schaltak-
tivitat liefern. Eigene Untersuchungen zeigen, dass die vom STA Tool in einer worst-case
Berechnung bestimmten Crosstalkbeitrage in den kritischen Pfaden durchschnittlich von
254 ebenfalls schaltenden Aggressoren verursacht wird. Das zur Victim-Leitung entgegen-
gesetzte, gleichzeitige Schalten aller Aggressorleitungen fiihrt somit zu den in Bild 4.3
gezeigten, durch Crosstalk verursachten Laufzeitbeitrigen At'%.S von durchschnittlich ca.
7.5%. Dabei liegt das Minimum der Aggressoranzahl pro kritischem Pfad bei 105, das Ma-
ximum bei 428. Der worst-case Crosstalk Beitrag zur Gesamtlaufzeit des Pfades tritt nur
auf, wenn alle Aggressoren gleichzeitig in die dem Victim-Netz entgegengesetzte Richtung
schalten.

Setzt man gleichverteilte Schaltvorgdnge und eine vergleichsweise hohe Schaltaktivitat
Qsehait von 0.2 voraus (IBM Power6: ap,n = 0.14 [92]), so reduziert sich die effekti-
ve Aggressoranzahl auf durchschnittlich 51 Aggressoren. Fiir einen negativen Einfluss auf
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Bild 4.8: Wahrscheinlichkeitsverteilung fiir das Eintreten einer um den Faktor x reduzier-
ten crosstalk-bedingten worst-case Laufzeiterh6hung.

die Laufzeit geschwindigkeitskritischer Pfade ist ein zur Victim-Leitung entgegengesetztes
Schalten der Aggressoren notwendig. Zusétzlich beschleunigt ein mogliches, gleichgerich-
tetes Schalten der anderen Aggressoren den Schaltvorgangs auf der Victim-Leitung.
Nimmt man an, dass auf einer Aggressor-Leitung ein der Victim-Leitung entgegengesetz-
ter, zeitgleicher Schaltvorgang mit der Wahrscheinlichkeit von p=0.5 auftritt und die rest-
lichen Nachbarleitungen keinen Signalwechsel vollziehen, so kann die Wahrscheinlichkeit
fiir eine bestimmte Anzahl k£ an entgegengesetzt und statistisch unabhéngig schaltenden
Aggressoren P(k) aus der binomialen Dichtefunktion bestimmt werden:

n! n
P(k)= —— pkgnk — kon—k 4.4
(k) i (k)pq (4.4)
k
)\WC — 4.5
XT NAggr ( )

Bild 4.8 zeigt die Wahrscheinlichkeit, dass eine um den Faktor A< reduzierte worst-case
Laufzeiterhhung AtV eintritt, wie sie vom STA Tool angegeben wird. Dabei wird an-
genommen, dass alle Aggressorkapazititen gleich grof sind und die Anzahl der effektiv
schaltenden Aggressoren bereits um den Faktor agepq reduziert wurde (254 - 0.2 = 51).
Gleichzeitig reduziert sich die maximal schaltende Koppelkapazitéit ebenfalls um den Fak-
tor 0.2, so dass die worst-case Laufzeiterh6hung unter obigen Annahmen ebenfalls um
den Faktor 0.2 reduziert wird. So tritt bei p=0.5 eine 11% ige Wahrscheinlichkeit auf,
dass ein einzelner Pfad eine um den Faktor 0.1 reduzierte crosstalk-bedingte worst-case
Laufzeiterhohung aufweist, d.h. im Mittel 0.75% der Taktperiode. Der starke Abfall der
Wahrscheinlichkeit unter P(k) < 10719 zeigt, dass der worst-case Fall, d.h. alle als mogli-
che Aggressor identifizierten Netze schalten in die entgegengesetzte Richtung, unter den
getroffenen Annahmen keine Praxisrelevanz besitzt. Die worst-case Wahrscheinlichkeit fiir
eine bestimmte Anzahl an Aggressoren N 44, ist in Tabelle 4.1 gezeigt. Bei einer urspriing-
lichen minimalen Aggressoranzahl von 105 - der worst-case Fall tritt nach Gleichung 4.5
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Tabelle 4.1: Abschéatzung der Wahrscheinlichkeit des worst-case Crosstalk Szenarios in
Abhéngigkeit der Aggressoranzahl bei p=0.5.
\ Aggressoranzahl N4, \ Wahrscheinlichkeit des worst-case \

10 0.976e-3
50 0.888e-15
105 0.025e-30

fiir eine geringere Aggressoranzahl haufiger auf - ergibt sich fiir agepar = 0.2 eine effek-
tive Aggressoranzahl von 21. Nimmt man an, dass die einzelnen Koppelkapazitdten je
Aggressor gleich grofs sind so ergeben sich folgende Szenarien. Schalten alle Aggressoren
in die der Victim-Leitung entgegengesetzte Richtung, so tritt eine Crosstalk-induzierte
Laufzeiterhohung von 20% des worst-case mit einer Wahrscheinlichkeit von ca. 0.5e-6 auf.
Beriicksichtigt man nun, dass nur die Halfte der Netze entgegengesetzt schalten wahrend
der Rest stabile Signale halt, so ist nach Gleichung 4.5 eine Laufzeiterhohung von 10%
des worst-case mit einer Wahrscheinlichkeit von ca. 16.8% zu erwarten.

Diese einfache Abschitzung auf Basis unabhéngig voneinander schaltender Aggressoren
zeigt, dass in komplexen Systemen wie dem untersuchten Mikroprozessor Design eine
worst-case Abschétzung von Crosstalkeffekten einen grofsen Pessimismus aufweist. Ein
gleichgerichtetes Schalten der Aggressorleitung, das die Laufzeiterh6hung durch entge-
gengesetztes Schalten kompensieren kann, wird in diesem Zusammenhang nicht beriick-
sichtigt.

Im Gegensatz zu kleinen Designs, wie z.B. Time-to-Digital Converter (TDC), fiir die der
Einfluss von Crosstalkeffekten auf die Zeitauflosung wesentlich einfacher zu bestimmen ist,
stellen unvorhersagbare, benutzerprofilabhéngige Faktoren wie Bit-Pattern Abhéngigkei-
ten, das Auftreten von Glitches, sowie die hohe Komplexitiat der Koppelkapazitéitsanteile
und die zeitlichen Relationen der Schaltvorginge fiir komplexe Schaltungen ein nahezu
uniiberwindbares Problem fiir die Abschéatzung von Crosstalkeffekten dar.

Fiir eine genauere Bestimmung dieser dynamischen Laufzeiteffekte, miissen kombinato-
rischer Abhéngigkeiten zwischen den einzelnen Aggressoren sowie zwischen Aggressor-
und Victim-Leitung berticksichtigt werden. Zusétzlich kann auf Basis aller moglichen Bit-
Pattern die theoretische Schaltwahrscheinlichkeit der verschiedenen Netze berechnet wer-
den und somit eine Gewichtung der einzelnen Koppelkapazititen erfolgen.

Die Ergebnisse der Untersuchungen von Koppelkapazititen und Aggressoranzahl im ARM926
Mikroprozessor sind jedoch deutliche Indikatoren, dass die Wahrscheinlichkeiten fiir worst-
case Crosstalkeffekte - wie sie noch immer von aktuellen Sign-Off Tools bestimmt werden -
sehr gering sind. Die nach obigen Annahmen realitdtsnahen Laufzeiterhéhungen liegen bei
unter 2% der Taktperiode und haben deshalb in dieser Schaltung einen vernachlassigbar
geringen Einfluss.

Beschaffenheit des Taktbaums

Das Pfad-Timing aus 4.1 und 4.2 beinhaltet mit tge, auch einen abstrahierten Beitrag
des Taktbaums, so dass die Designqualitédt des Taktbaums wesentlich zur Vermeidung von
Setup- und Hold-Zeit Fehlern beitragt. Im Idealfall erreicht das fiir die Synchronisation
erforderliche Taktsignal zur exakt gleichen Zeit die Takt-Eingdnge aller Synchronisations-
elemente (Flip Flops, Latches). Jede Abweichung vom Idealfall fiihrt zu einer verkiirzten
oder verlangerten effektiven Taktperiode.

62



4.1 Strukturanalyse eines ARM926 Mikroprozessor Produktdesigns

[ Timing Bereich: Obere 4% [ zunehmend kritisch >
[J Timing Bereich: Obere 8% S-FF E-FF

B Timing Bereich: Obere 10%

B W

o o

X R
'l

Nsrr NE.Fr
SP

W

o

B
L

20% 1 NG

Anteil an S-FF/E-FF
Kombinationen [%]

Takt-Quelle

0o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Max. Anzahl an Gattern nach dem SP (Max(Ns.gg,Ne-g£))

Bild 4.9: Verteilung der maximalen Anzahl an Clock Buffern nach dem Aufspalten im
Taktbaum.

Im Vergleich zur komplexen Logik ist der Taktbaum strukturell einfach zu beschreiben.
Jeder Taktpfad beginnt am Einspeisepunkt des Taktsignals und fiihrt iiber eine bestimm-
te Anzahl an Clock Buffern zu einem Flip Flop bzw. Latch. Dabei werden einzelne Clock
Buffer von mehreren Taktpfaden gleichzeitig genutzt, z.B. von den Taktpfaden zum sen-
denden und empfangenden Flip Flop eines kritischen Pfades, bis schliefslich eine Aufspal-
tung beider Taktpfade erfolgt.

Bild 4.9 zeigt die Verteilung der maximalen Anzahl an Clock Buffern nach der Aufspal-
tung des Taktbaums (Splitting Point SP). Je grofer die Anzahl der Clock Buffer nach dem
Splitting Point, desto schwieriger ist es unter prozess- und betriebsbedingten Variationen
einen zeitlich ausgeglichenen Taktbaum zu erzielen.

In Bild 4.9 ist zu erkennen, dass fiir mehr als die Halfte aller kritischer Pfade in den oberen
4% des Timing Bereichs das Taktsignal nach dem Aufspalten noch iiber weitere acht fiir
sendenden und empfangenden Taktpfad unterschiedliche Clock Buffer gefiihrt wird, bis es
an den entsprechenden Registerelementen ankommt.

Im Allgemeinen werden im Clock Buffer grofse Transistoren eingesetzt, um die grofse Ge-
samtlast der Taktsignal-Eingénge aller Flip Flops bzw. Latches treiben zu konnen. Im
vorliegenden Fall werden nur Clock Buffer mit einer Mindesttreiberstérke von 16 Minimal-
transistoren eingesetzt. Dabei besteht ein Taktpfad aus durchschnittlich 22 Logikstufen.
Deshalb ist im Taktverteilungsnetz eine hohe Mittelung von statistischen Laufzeitschwan-
kungen zu erwarten.

4.1.2 Hold-Zeit kritische Pfade

Wihrend Setup-Zeit Verletzungen die Geschwindigkeit einer getakteten Schaltung limitie-
ren, fithren Hold-Zeit Verletzungen zu funktionalen Ausféllen einer Schaltung. Setup-Zeit
Verletzungen kénnen grundsétzlich durch Verwendung niedrigerer Taktfrequenzen verhin-
dert werden, sofern vorhandene Geschwindigkeitsmargen genutzt werden kénnen. Hold-
Zeit Verletzungen treten jedoch unabhingig von der Betriebsfrequenz auf. Aus diesem
Grund ist es sehr wichtig unter allen Umstédnden Hold-Zeit Verletzungen bereits wihrend
des Schaltungsentwurfs insbesondere unter Beriicksichtigung von variierenden Prozesspa-
rametern und Betriebsbedingungen ausschlieffen zu kénnen.
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Bild 4.10: Pfadspektrum der Hold-Zeit kritischen Pfade des ARM926 Designs.

Beschaffenheit des Logikteils

Gleichung 4.2 beschreibt die Laufzeitbedingung, die alle Pfade zu erfiillen haben, damit
Hold-Zeit Verletzungen ausgeschlossen werden kénnen. Bild 4.10 zeigt die Pfadverteilung
der Hold-Zeit kritischen Pfade. Das Pfad-Timing ist auf die durch die Setup-Zeit kriti-
schen Pfade limitierte minimale Taktperiode normiert. Eine grofte Sicherheits-Marge von
ca. 7% der Taktperiode ist zu erkennen, d.h. eine unmittelbare Gefahr von Hold-Zeit Ver-
letzungen ist nicht gegeben. Obwohl die 100 kritischsten Pfade zu 97% aus direkten Flip
Flop zu Flip-Flop-Verbindungen bestehen, d.h. tps.q = 0, ist eine deutlich positive Race-
Immunity erkennbar. Da das vorliegende Design ausschlieklich Master-Slave Flip Flops
zur Synchronisation der Schaltung verwendet, gilt fiir die Hold-Zeit typ =~ 0 [93, 94].
Die Race-Immunity ergibt sich somit aus den Grofen teip—g und tgge,. Wie in Bild 4.10
sichtbar ist, ist zwischen Beriicksichtigung des Clock Skews und dessen Vernachlédssigung
kein Unterschied in der Race-Immunity erkennbar, d.h. die Race-Immunity wird in diesem
Design vorwiegend durch die Clock-Q) Laufzeit des sendenden Flip Flops bestimmt.

Da es sich bei Hold-Zeit kritischen Pfaden immer um kurze Pfade mit geringer Laufzeit
handelt, ist die Untersuchung der Logiktiefe sowie der Transistorgrofsen in diesen Pfaden
hinsichtlich der Auswirkung statistischer Variationen besonders wichtig. Bild 4.11 zeigt
die Verteilung der Logiktiefe in den kritischen Pfaden und die mittlere Treiberstérke der
verwendeten Gatter im Logikpfad.

Im Vergleich zu den Setup-Zeit kritischen Pfaden ist die mittlere Treiberstdrke um den
Faktor 0.2 geringer. Die minimale Logiktiefe, die fiir dieses Design bei 3 liegt, wird durch
die verwendeten Flip Flops festgelegt. Die aus den Setup-Zeit kritischen Pfaden bekannten
starken Mittelungseffekte sind hier nicht erkennbar. Dennoch muss festgehalten werden,
dass die intrinsische Sicherheits-Marge von ca. 7% der Taktperiode, die ohne Logikgatter
zwischen sendendem und empfangendem Flip Flop vorhanden ist, daher nur durch Un-
sicherheiten aus dem Taktbaum verringert werden kann. Zusétzliche Logik, wenn auch
schwankend, wiirde die Race-Immunity stets verbessern. Da Hold-Zeit kritische Pfade
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Bild 4.11: Verteilung der Logiktiefe und der mittleren Treiberstérke in den Hold-Zeit kri-
tischen Pfaden.

iiber den selben Taktbaum mit dem Taktsignal versorgt werden wie Setup-Zeit kritischen
Pfade, findet auch hier eine starke Mittelung statistischer Schwankungen iiber die groften
Transistorgeometrien in den verwendeten Clock Buffern statt.

Beschaffenheit des Taktbaums

Da im vorliegenden Fall Hold-Zeit Verletzungen nur durch Unsicherheiten im Taktbaum
verursacht werden konnen, folgt eine ndhere Untersuchung der Aufspaltung im Taktbaum.
In Bild 4.12 ist die maximale Anzahl an Clock Buffern nach dem Aufspalten fiir die in Bild
4.10 definierten Timing Bereiche dargestellt. Die top-kritischen Pfade im Timing Bereich
A werden zu 30% vom selben lokalen Clock Buffer (LCB) mit dem Taktsignal versorgt,
weitere 60% der Taktpfade zu sendendem und empfangendem Flip Flop unterscheiden
sich maximal durch einen einzigen Clock Buffer. Diese strukturelle Eigenschaft limitiert
den moglichen Clock Skew und somit auch das Risiko einer Hold-Zeit Verletzung.
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Bild 4.12: Verteilung der Anzahl an Clock Buffern nach dem Aufspalten im Taktbaum fiir
Hold-Zeit kritische Pfade.

4.2 Aufbau des Mikroprozessormodells

In diesem Abschnitt wird ein neuartiges Mikroprozessormodell vorgestellt, das der Analyse
von strukturellen Einflussgrofien auf die Geschwindigkeit von getakteten Digitalschaltun-
gen, sowie der Identifikation von sensiblen, sensitiven Schaltungsteilen unter Beriicksich-
tigung von technologischen und betriebsbedingten Variationen dient. Das Modell basiert
auf der Beschreibung von Pipelinestrukturen mittels generischer ’kritischer Pfad” Modelle
und ermoglicht neben der Abschitzung von variationsbedingten Geschwindigkeitsschwan-
kungen auch Trendaussagen hinsichtlich Veranderungen in der Mikroprozessorarchitektur.

Wihrend L2L, W2W und D2D Variationen alle Transistoren auf dem Chip in gleicher
Weise beeinflussen [40, 47|, wirken sich WID Variationen, die mit fortschreitender Techno-
logieskalierung einen zunehmend groferen Anteil an der Gesamtvariation stellen [95, 96],
je nach Schaltung unterschiedlich auf die Geschwindigkeit aus [45]. Aus diesem Grund
werden L2L, W2W und D2D Variationen durch die Verwendung von Prozess-Cornern be-
riicksichtigt. Der Einfluss von WID und betriebsbedingten on-chip Umgebungsvariationen
hingegen wird vorwiegend durch OCV Faktoren (On Chip Variation) beriicksichtigt, die
unabhéngig von Mikroarchitektur und Schaltungstopologie zeitliche Margen generieren
[15]. Das hier vorgestellte Mikroprozessormodell berticksichtigt schaltungstechnische, to-
pologische und mikroarchitektonische Eigenschaften einer Schaltung bei der Bestimmung
der variationsbedingten Laufzeitschwankung.

Als Zeiteinheit wird die aus der Literatur bekannte Fanout-4 Laufzeit verwendet. Fanout-
4 bezeichnet die Laufzeit eines Inverters, der mit vier gleichartigen Invertern belastet
wird [97]. Ziel dieser Metrik ist es eine technologieunabhéngige Zeiteinheit zu verwen-
den, die einen rein strukturellen Vergleich verschiedener Schaltungen wie z.B. verschie-
dener Mikroprozessoren ermoglicht. Die FO4 Laufzeit wird deshalb beim Design von
Mikroprozessoren verwendet um zeitliche Zielgrofsen technologieunabhéngig festzulegen
[98, 99, 100, 101, 102].

Bild 4.13 zeigt die Simulationsergebnisse auf Basis extrahierter Netzlisten zum Skalie-
rungsverhalten der FO4-Laufzeit im Vergleich zum Gatter-Mix aus NAND4, NOR3, NAND2,
NOR2, Buffer, Inverter und Multiplexer Zellen. Dieser Gatter-Mix reprasentiert alle wich-
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Bild 4.13: Skalierungsverhalten der Fanout-4 Laufzeit im Vergleich zu einem représenta-
tiven Gattermix.

tigen schaltungstechnischen Unterschiede einer Standardzellen-Bibliothek und ist somit
fiir den Vergleich des Skalierungsverhaltens geeignet.

Wiéhrend in 90nm und 65nm CMOS Technologien die mittlere Laufzeitskalierung des re-
prasentativen Gattermixes nur geringfiigic um ca. 2% von der FO4-Laufzeit abweicht, ist
fiir 40nm ein Unterschied von ca. 6% zu erkennen. Neben der Technologieskalierung beein-
flussen auch das Design der Standardzellen sowie topologieabhéngige Grofen wie z.B. das
Treiber zu Lastverhéltnis die Skalierung der Pfadlaufzeiten. So ist es schwer, ein pauscha-
les Skalierungsverhalten der Laufzeit von Standardzellenbibliotheken mit mehr als 300
Logikgattern anzugeben. Die kleinen relativen Abweichungen der skalierten Laufzeiten
von maximal nur 6% {iiber vier Technologieknoten hinweg erlauben auch fiir sub-100nm
CMOS Schaltungen die Verwendung der bewéhrten FO4-Laufzeit als technologieunab-
héangige Zeitbasis. Eine abstrahierte Betrachtung und Untersuchungen struktureller und
mikroarchitektonischer Einflussgrofen auf die von Variationen beeinflusste Geschwindig-
keit von getakteten Digitalschaltungen ist somit moglich.

Das Mikroprozessormodell gliedert sich in drei funktionale Einheiten: Den Logikteil, den
Taktbaum und die Registerelemente. Bild 4.14 zeigt eine generische Pipelinestufe mit
Aufteilung der drei funktionalen Einheiten, die im Folgenden diskutiert werden.

4.2.1 Modellierung der Registeranzahl

Registerelemente sind wesentliche Bestandteile eines Mikroprozessors. Zur synchronen
Verarbeitung der verschiedenen Aufgaben sind diese Elemente fiir die Speicherung der
Ergebnisse zustandig. In der Mikroprozessorpipeline werden in den Pipeline-Registern die
Zwischenergebnisse gespeichert und fiir die Verarbeitung in der nédchsten Pipelinestufe
zur Verfligung gestellt. Neben diesen Datenregistern miissen auch die Kontrollsignale im
Prozessor zwischengespeichert und an die jeweiligen Pipelinestufen weitergegeben werden.
Daten- und Kontroll-Pipelineregister tragen zur Gesamtanzahl der Registerelemente im
Prozessor bei. Diese éndert sich mit der Pipelinetiefe des Prozessors und kann wie folgt
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Bild 4.14: Generische Pipelinestruktur: Registerelemente, Logik und Taktbaum.

modelliert werden:

1
tPipeline ~
NPipeline
tA QFF NB afFfp
B A Pipeline A Pzpelme
Npp = Npp - +B ~ Npp - NA (4-6)
Pipeline Pipeline

Dabei bezeichnet pjperine die Laufzeit der Pipelinestufe, Npjperine die Pipelinestufenanzahl
und NZ. die Registeranzahl des Mikroprozessors B mit der im Vergleich zu Mikropro-
zessor A verdnderten Pipelinestufenanzahl. Der Exponent app > 1 bestimmt den super-
linearen Zuwachs an Registerelementen mit steigender Pipelinetiefe, der auf zusatzlich
bendtigter Hardware z.B. erweiterte Kontrolllogik, Multiplexing etc. zuriickzufiihren ist.
Die aus der Literatur zur Leistungsabschéitzung bekannte Modellierung der Registeran-
zahl zeigt fir apr Werte zwischen 1.1 und 1.3 [99, 103, 104]. Der Vergleich eines 5-stufigen
ARM926 und eines 8-stufigen ARM1176 Mikroprozessors ergibt einen Wert von 1.17, so
dass als Standardwert 1.2 verwendet wird. Die Anzahl der Registerelemente ist insbeson-
dere fiir die Verteilung des Taktes entscheidend, da sie die Laufzeit des Taktpfades, sowie
die Anzahl der Bufferzellen im Taktbaum beeinflusst.

Im Semicustom-Schaltungsentwurf hat sich als Registerelement das Master-Slave Flip
Flop (MS-FF) [105] bewéhrt. Insbesondere in low-power Schaltungen wird das MS-FF
aufgrund der relativ geringen Energieaufnahme bevorzugt verwendet [106]. Der Aufbau
aus zwei komplementéar getakteten Latches in Serie resultiert jedoch in einer im Vergleich
zu anderen Flip Flop Typen relativ hohen Laufzeit, bestehend aus Setup-Zeit tsy und der
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Bild 4.15: NAND2-NOR2 Kette: Generische Struktur zur Nachbildung des Laufzeitver-
haltens kritischer Pfade.

Tabelle 4.2: Prozessschwankungsbedingte, relative 1o Laufzeitschwankung fiir NAND2-
NOR2 Kette und Mittelwert eines fiir kritische Pfade repréisentativen Gat-

termixes.
’ Typ \ 65nm \ 90nm ‘

0.9V | 1.18V | 1.32V | 0.9V | 1.18V | 1.32V
Gattermix | 8.7% | 7.7% | 7.6% | 9.2% | 7.3% | 6.9%
ND2-NR2 | 8.7% | 7.7% | 7.6% | 9.0% | 7.3% | 6.9%

Clock-zu-Q Laufzeit t¢y,—¢. Die Fallstudie eines ARM926 und ARM1176 Mikroprozessors
zeigt einen mittleren zeitlichen Beitrag von 7 Inverter-FO4 Laufzeiten zur Gesamtlaufzeit.
Studien zum Vergleich von Full-Custom High Performance und Semi-Custom Schaltungen
in [107, 108] zeigen Register Beitrage in ASIC Designs von bis zu 10 FO4 Laufzeiten.

4.2.2 Modellierung des Logikblocks

Die maximale Taktfrequenz foy, einer getakteten Digitalschaltung wird vorwiegend von
der Logiklaufzeit zwischen den einzelnen Pipelinestufen bestimmt. Unter Annahme einer
idealen Taktverteilung limitiert somit der Pfad mit der maximalen Laufzeit die maximale
Taktfrequenz. Da das Mikroprozessormodell nicht alle kritischen Pfade einer Schaltung
beriicksichtigen kann, ist es wichtig eine représentative Darstellung der Schaltungseigen-
schaften zu finden, die von Schaltung zu Schaltung variieren kann. Daher ist ein gleichar-
tiges Verhalten unter Einfluss von Prozess- und Umgebungsvariationen wichtig. Die Fall-
studie des ARM926 zeigt, dass sich die Laufzeit kritischer Pfade eines Mikroprozessors
sehr dhnlich dem kritischen Ubergang einer NAND2-NOR2 Kette (schaltende Serientran-
sistoren), mit einer Last von jeweils 2 NAND2 und 1 NOR2 bzw. 1 NAND2 und 2 NOR2
Gattern verhalt. Bild 4.15 zeigt das schematische Bild einer Fanout-3 belasteten NAND2-
NOR2 Kette auf Gatterebene und die zugehorige Implementierung auf Transistorebene.

Tabelle 4.2 zeigt die relative Laufzeitschwankung (1oy,) einer NAND2-NOR2 Kette und

den Mittelwert eines fiir kritische Pfade repréasentativen Gattermixes. Die Ergebnisse der
Monte-Carlo Simulation auf Basis extrahierter Netzlisten zeigt nahezu gleiche Schwan-
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Bild 4.16: Spannungsabhéngigkeit von Inverter-Kette, NAND2-NOR2 Kette und repré-
sentativem kritischen Pfad des ARM926 Mikroprozessors in 65nm CMOS
(T=27°C).

kungsbreiten von Gattermix und NAND2-NOR2 Kette fiir drei verschiedene Spannungen
iiber den gesamten Betriebsbereich einer low-power Schaltung mit Dynamic Voltage Sca-
ling. Die Simulation zweier kritischer Pfade des ARM926 zeigt eine Differenz der Schwan-
kungsbreite zur NAND2-NOR2 Kette von nur 0.2-0.4%. Diese nur geringen Abweichun-
gen zeigen, dass hinsichtlich Prozessvariationen das Verhalten kritischer Pfade durch die
NAND2-NOR2 Kette gut nachgebildet werden kann.

Um den Einfluss von betriebsbedingten Variationen auf die Laufzeit zu berticksichtigen,
spielt insbesondere die Abhéngigkeit von der Versorgungsspannung Vpp eine wesentliche
Rolle. Bild 4.16 zeigt die Spannungsabhéngigkeit der Laufzeit fiir eine Inverter-Kette,
den kritischen Ubergang der NAND2-NOR2 Kette sowie einen repriisentativen kritischen
Logikpfad des ARM926, d.h einen Logikpfad frei von Design Fehlern, wie z.B. Uberbelas-
tungen oder hohem Clock Skew .

Die Untersuchung der Spannungsabhiéingigkeit zeigt, dass der kritische Ubergang einer
NAND2-NOR2 Kette, d.h. schaltende Serientransistoren, im Vergleich zu allen Gattern
des reprasentativen Gattermixes die starkste Abhédngigkeit von der Versorgungsspannung
aufweist. Sie dient als obere Grenze und bildet das Spannungsverhalten kritischer Pfade
im geschwindigkeitskritischen Bereich mit guter Genauigkeit - wenngleich etwas pessimis-
tisch - nach. Die FO4 Inverter-Kette zeigt zusammen mit Buffer-Zellen, die in der Regel
aus zwei FO4 Invertern aufgebaut sind, die geringste Laufzeitsensitivitat gegeniiber der
Versorgungsspannung Vpp, was insbesondere bei der Modellierung des Taktverteilungs-
netzes berticksichtigt werden muss.

Die absolute Laufzeit eines Pfades setzt sich aus der Laufzeit der sich im Pfad befind-
lichen Logikgatter, den RC-Elementen der Signalleitungen sowie dem Crosstalk-Beitrag
aller Netze im Pfad zusammen. Da, wie die Ergebnisse der Strukturanalysen zeigen, die
Laufzeit kritischer Pfade logikdominiert ist, wird die NAND-NOR Kette als repréasenta-
tive Anordnung fiir kritische Logikpfade verwendet. Tabelle 4.3 zeigt die fiir ARM926
und ARM1176 représentativen Laufzeitbeitriage fiir drei verschiedene Pfadtypen, die sich
durch verschiedene Laufzeitanteile aus Logik, Verdrahtung und Crosstalk unterscheiden.
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Tabelle 4.3: Laufzeitbeitrage im Logikpfad fiir verschiedene Pfadtypen.

’ Pfadtyp ‘ Logik-Anteil ‘ Crosstalk-Anteil ‘ RC-Anteil ‘
Logikdominiert 94% 4% 2%
Crosstalk-Sensitiv 85% 10% 5%
RC-Sensitiv 86% 6% 8%

Der Crosstalk-sensitive Pfadtyp erhélt als Crosstalk-Beitrag den Wert des 90% Perzentils,
der sich aus der Verteilung der Crosstalk-Beitriage aller kritischen Pfade ergibt. Ebenso
werden die Beitrdge von logikdominiertem Pfad und RC-sensitivem Pfad gewonnen. Im
Laufe der Untersuchungen wurde jedoch festgestellt, dass fiir die in Tabelle 4.3 aufge-
fiihrten Werte die Laufzeitschwankung von logikdominierten Pfaden stets grofer ist als
die Schwankung der anderen Pfadtypen, so dass im Folgenden nur logikdominierte Pfade
verwendet werden.

Die Laufzeit des Logikblocks wird fiir den nominellen Fall wie folgt berechnet:

Tptaqd = Lotk-Q +trog +tsu +txr +tre (4.7)

~~
tComb

Die Pfadlaufzeit setzt sich aus den Beitrdgen von sendendem Flip Flop (S-FF) und emp-
fangendem Flip Flop (E-FF) tcys—¢ und tsy, sowie den Beitrégen aus Logiklaufzeit ¢/,
Crosstalk tx7 und Leitungsverzogerung tpc zusammen.

Im folgenden Abschnitt wird die Modellierung des strukturabhéngigen Einflusses von Va-
riationen gezeigt.

Beriicksichtigung von Prozessvariationen:

Da sich kritische Pfade gegeniiber globalen L2L, W2W und D2D Variationen, deren Ein-
fluss unabhéangig von der jeweiligen Schaltungsstruktur ist, gleich verhalten, werden diese
Variationen im Modell tiber globale Worst-Case Prozess-Corner berticksichtigt [40, 47].
Lokale, statistische Variationen gehen durch die Beitrdge von Random Dopant Fluctua-
tions zur Einsatzspannungsschwankung (oy,.) und Strom-Mismatch (o) in die Laufzeit-
schwankung ein. Die Schwankungsbreiten der jeweiligen Technologie sind bekannt und
werden im Modell standardméfig fiir eine Transistorgrofse von einem vollen Transistor-
finger verwendet (abhéngig von der jeweiligen Standardzellenbibliothek). Der Einfluss auf
die Laufzeit des Logikteils wird wie folgt berechnet:

1 1
Otcoms — tComb : \/_ T ((SVT,rel . UVT)Z + (Sk,’rel : O-k’)Q) (48>

Dabei bezeichnet F' die mittlere Anzahl (Mittelwert iiber den Pfad) an Paralleltransisto-
ren (Finger) je Gatter , np,, die Anzahl der Logikstufen im Pfad, Sy, ¢ und Sj ¢ die
relative Laufzeitsensitivitat gegeniiber Vi Schwankungen und Strom-Mismatch.

Uber den Faktor F' wird die Groke der verwendeten Transistoren modelliert. Je grofer
ein Transistor, desto geringer der Vp Schwankungsanteil aufgrund von RDF, sowie der
Strom-Mismatch Anteil. Da die Laufzeit ein lineares Verhalten gegeniiber V Variationen
aufzeigt, kann die Schwankungsbreite fiir einen Standardtransistor oy, verwendet und die
Laufzeit somit in direktes Verhéltnis zum Fldchenfaktor F' gestellt werden.
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Uber die Anzahl der Logikstufen Nrog Wird die Grofe der Mittelungseffekte von statis-
tischen Variationen festgelegt. Je hoher die Logikstufenanzahl, desto kleiner die relative
Laufzeitschwankung [75, 22, 91]. Die Logikstufenanzahl ny,, eines Pfades verringert sich
mit tieferem Pipelining und kann wie folgt dargestellt werden:

N4 !
B A Pipeline
Nlog = MLog * —NB + NArch (4'9)
Pipeline

NA

Pipeline nach mikroar-

ist die Pipelinestufenanzahl eines Mikroprozessor vor und N }i.pelme
chitektonischer Veréinderung der Pipeline. Uber n .., werden mikroarchitekturspezifische
Verdanderungen beriicksichtigt, die z.B. in den einzelnen Pipelinestufen zuséatzliche Mul-
tiplexer Zellen erfordern, um zwischen verschiedener Hardware wie z.B. verschiedenen
Execution Units zu wéhlen.

Zur Veranschaulichung der Mittelungseffekte wird ein Dampfungsfaktor DF' gegeniiber

der statistischen Laufzeitschwankung eines Minimalinverters o;, =~ wie folgt definiert:

pF———1 (4.10)

w
Wmin nLOg

W bezeichnet die mittlere Transistorweite, W,,;,, die Transistorweite eines Minimalin-
verters der jeweiligen Standardzellenbibliothek. Bild 4.17 zeigt schematisch den Damp-
fungsfaktor statistischer Laufzeitvariationen durch statistische Mittelung als Funktion von
Logikstufenanzahl nr,, und dem Vielfachen x der minimalen Transistorgrofte der verwen-
deten Standardzellenbibliothek. Weifte und gelbe Kreuze markieren die 95% und 5% Per-
zentile sowie den Mittelwert der Logikstufenverteilung in den geschwindigkeitskritischen
Pfaden der untersuchten Mikroprozessoren. In den kritischen Pfaden des ARM926 und
ARM1176 werden statistische Variationen um den Faktor 0.04-0.06 gegeniiber der Lauf-
zeitschwankung eines Minimalinverters abgeschwécht, d.h. eine Laufzeitschwankung des
Minimalinverters von oy, = 10% fiihrt zu statistischen Laufzeitschwankungen des Pfades
von 0y,,., < 1%. Im Vergleich zu den geschwindigkeitskritischen Strukturen in eingebet-
teten Mikroprozessoren ist die Dampfung fiir High-Speed Addierer Architekturen deutlich
geringer. Bei einer Logikstufenanzahl von 5-10 Stufen (je nach Implementierung), liegt der
Dampfungsfaktor bei unter 20%. Es ist jedoch zu erkennen, dass fiir Transistorgrofen ab
5Wnin und einer Logiktiefe des Pfades von 10 Stufen eine deutliche Abschwéichung der
statistischen Laufzeitschwankung stattfindet, so dass selbst fiir tieferes Pipelining (z.B.
13-stufiger ARM Cortex A8) kein signifikanter Anstieg der statistischen Laufzeitschwan-
kung im Logikpfad zu erwarten ist.

Hold-Zeit kritische Pfade unterliegen einem deutlich geringerem Mittelungseffekt der rela-
tiven Schwankungsbreite. Es ist jedoch zu beachten, dass die absolute Schwankungsbreite
mit /Mreg zunimmt, so dass Pfade mit geringer Logikstufenanzahl zwar eine hohe relative
Schwankungsbreite, absolut gesehen jedoch geringe Schwankungsbreiten aufweisen.

Beriicksichtigung von Umgebungsvariationen:

Aufgrund der stark ansteigenden Laufzeitsensitivitit gegeniiber Versorgungsspannungs-
schwankungen tragt IR-Drop signifikant zur Laufzeitschwankung bei. Zur Bestimmung
von [R-Drop Beitragen zur Gesamtlaufzeit wird im Mikroprozessormodell die Spannungs-
abhéngigkeit der Laufzeit wie folgt modelliert.
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Bild 4.17: Gatter- und pfadtopologieabhéngige Dampfung von statistischen Laufzeitva-
riationen.

In Bild 3.2 ist die Schalttrajektorie eines Inverters und eines NAND2 Gatters mit schal-
tendem Serientransistor gezeigt. Es ist zu erkennen, dass die Form der Trajektorie und
somit die durchlaufenen Betriebspunkte (Vgs, Vps) mafsgeblich durch die Gattertopologie
bestimmt werden. Dieser Einfluss der Gattertopologie wird fiir ein spannungsabhangi-
ge Laufzeitmodell in den Parametern Vi, . und oy, beriicksichtigt, so dass sich fiir die
Laufzeit folgender Zusammenhang ergibt [109]:

Cerr - Vbp
(VDD - VTe‘ff)adyn

tg ~ (4.11)

Die effektive Einsatzspannung Vr, ., fiir schaltende Inverter-Ketten und kombinatorische
Logik wird wie folgt bestimmt:

Vi = Vi + 7 Vpisr (4.12)

Vr.,, ist die Einsatzspannung des Transistor in Sattigung bei nomineller Versorgungs-
spannung, Vprpy die Einsatzspannungsanderung durch Drain Induced Barrier Lowering
(DIBL) bei nomineller Versorgungsspannung und x ein schaltungsspezifischer Faktor. Der
Faktor x betragt £ fir Inverter-Ketten und ;5 fiir kombinatorische Logik und beriick-
sichtigt somit die spemﬁsche Abhéngigkeit Von VT gegeniiber Vpg. Der Exponent oy, ist
nahezu technologieunabhéingig und liegt bei ca. 2. Er darf nicht mit dem in [16] verwen-
detem « verwechselt werden!

Ein Vergleich von Simulationen auf Basis extrahierter Netzlisten von FO4 Inverter-Kette
und NAND2-NOR2 Kette mit den Ergebnissen des Laufzeitmodells ergibt fiir Technologi-
en von 130nm bis 65nm einen relativen Fehler von unter +2% fiir den produktrelevanten
Betriebsbereich der Versorgungsspannung. Bild 4.18 zeigt einen Vergleich von Simulation
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Bild 4.18: Spannungsabhéngiges Laufzeit-Modell fiir kombinatorische Logik und Inver-
ter Kette in 656nm CMOS. Die Simulation basiert auf extrahierten Netzlisten
(T=27°C).

und Laufzeitmodell fiir 65nm CMOS normiert auf 1.3V (High-Vpp Overdrive).
Die Spannungsabhéngigkeit der Laufzeit t; kann somit mit ausreichender Genauigkeit
modelliert werden.

Im Modell wird zwischen zwei Komponenten von IR-Drop unterschieden: Dem lokalen
Spannungseinbruch AVpp jor, d.h. der unterschiedliche Spannungseinbruch zwischen zwei
verschiedenen Positionen auf dem Die, sowie dem globalen IR-Drop, der alle Komponen-
ten der Schaltung in gleichem Mafe beeinflusst. Die relative Laufzeitdnderung aufgrund
von IR-Drop wird wie folgt bestimmt:

(IR _ ynom ((VDD,nom - AVDD,glo - AVDD,lok) : (VDD,nom - VT,eff)ady"
VDD,nom : (VDD,nom - AVDD,glo - AVDD,lok - VT,eff)ady”

Comb — “Comb’

— 1) (4.13)
con . ist die nominelle Laufzeit des Logikanteils, Vpp nem die nominelle Versorgungs-
spannung, AVpp 4, der globale, mittlere Spannungsabfall (z.B. am Spannungsregler) und
AVpp jor der lokale, mittlere Abfall der Versorgungsspannung am Zuleitungswiderstand.
Da im Modell mit verschiedenen Pfadtypen gerechnet werden kann, ist es erforderlich zu
iiberpriifen, ob sich das Spannungsverhalten von logikdominierten und leitungsdominier-
ten Pfaden signifikant unterscheidet. Dazu wurde eine Testschaltung in 45nm CMOS kon-
zipiert, die verschiedene Ringoszillatoren beinhaltet, die als Lastelement unterschiedlich
lange Leitungen mit beidseitigen Aggressoren treiben. Eine crosstalkbedingte Laufzeiter-
hohung von iiber 30%, wie in Bild 3.10 iiber die relative Frequenzidnderung dargestellt ist,
zeigt das crosstalkdominierte Variationsverhalten der gewéhlten Struktur und den grofien
Einfluss der Leitungen auf das Laufzeitverhalten der Testschaltung.

Bild 4.19 zeigt die in 45nm CMOS gemessene normierte Oszillationsfrequenz eines logik-,
leitungs- und crosstalkdominierten Pfades in Abhéngigkeit der Versorgungsspannung.
Die relative Abweichung der Laufzeitsensitivitat von logik- und leitungsdominiertem Pfad
im IR-Drop relevanten Bereich liegt hier fiir einen Bereich von 200mV bei unter 1.5%.
Unter Beriicksichtigung der Messgenauigkeit bleibt somit ein vernachléssighar geringer
Unterschied. Im Vergleich dazu zeigt der crosstalkdominierte Pfad einen gréfieren Unter-
schied zum Spannungsverhalten des logikdominierten Pfades. Da der Crosstalkbeitrag zur

74



4.2 Autbau des Mikroprozessormodells

170%
L) v Logikdominierte Pfad

5 —— Leitungsdominierter Pfad
: 150% { — Crosstalkdominierter Pfad Basiselement der
S leitungs- und cross-
= 130% 1 talkdominierten
o .
) Oszillatoren:
£
x 110% 1
©
'q_, Relevanter Bereich
£ 90%1 ~
2 - - "_—' 0
£ 70% e ‘,.-""A'1-3 /0¥~ Relative Abweichung:
o i Logik/Leitung Leitung mit zwei parallel
Zz “'"A':-'I-.4°/ /'/ laufenden Agressorleitungen
50% +——v——

0.90 095 1.00 1.05 1.10 1.15 1.20 1.25 1.30 1.35 1.40
Versorgungsspannung Vpp [V]

Bild 4.19: Gemessenes Spannungsverhalten logik-, leitungs- und crosstalkdominierter Pfa-

de in 45nm CMOS (T=27°C).

Gesamtlaufzeit im vorliegenden Fall immer deutlich geringer ist als der Laufzeitbeitrag der
Logik, tritt kein crosstalkdominiertes Verhalten auf, so dass das Spannungsverhalten des
logikdominierten Pfads auch fiir die Modellierung der Laufzeitsensitivitdt von crosstalk-
sensitiven Pfaden gegeniiber Vpp verwendet wird. Aus diesem Grund wird im Folgenden
nicht zwischen den einzelnen Laufzeitsensitivitdten gegeniiber Vpp unterschieden.

Im Modell werden verschiedene Pfadtypen verwendet, um unter anderem auch den Lauf-
zeitbeitrag aus Crosstalk Ereignissen zu quantifizieren. Wie bereits in Kapitel 3.1 fest-
gestellt, ist der Crosstalk-induzierte Laufzeitbeitrag von vielen verschiedenen topologi-
schen sowie zeitlichen Einflussgrofsen abhidngig. Nachdem Crosstalkeffekte durch Transi-
tionen auf kapazitiv gekoppelten Nachbarleitungen hervorgerufen werden, ldsst sich der
Crosstalkbeitrag unabhéngig von implementierungsabhéngigen Zusammenhéngen iiber
die Anzahl der Signaltransitionen gewichten. Fiir die Modellierung ist die architektur-
abhingige Verdnderung der Transitionsanzahl entscheidend. Diese ist abhéngig von der
Schaltaktivitidt agenqy und der durch Glitches erzeugten zusétzlichen Anzahl von Tran-
sitionen. Der Gewichtungsfaktor des Crosstalkbeitrags Xg.pnq ldsst sich aus der Glitch-
Power Modellierung in [99] wie folgt bestimmen:

Anzahl an Transitionen: ~ QSehalt + 5 (4.14)
QSchalt,B + OB
QSchait, A + Ba
NPipeline,A
1+ ﬁA Npipeline,B

1 _'_ ﬁA furaSchalt,A:O‘Schalt,B

(4.15)

Architekturabhéngigkeit: Xschait ~

~Y

Mit 34 wird der aufgrund von Glitches verursachte Anteil an der aktiven Verlustleistung
bezeichnet, der mit tieferem Pipelining, d.h. Npjpeiine, > Npipeiine,a, abnimmt. Die Schal-
taktivitat augenais ist unabhéngig von der Mikroarchitektur, da die eigentliche Befehlsverar-
beitung nicht verandert wird. Fiir die gleiche Schaltaktivitat ergibt sich dadurch eine um
den Faktor Xg.uq: reduzierte Anzahl von Transitionen bei erhéhter Pipelinestufenanzahl
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Npipeiine,p. Der Einfluss des mikroarchitekturabhéngigen Crosstalkanteils ist dabei stark
vom Anteil der durch Glitches verursachten Verlustleistung an der Gesamtverlustleistung
abhéngig. Da diese mit einem Anteil von 10%-60% sehr stark schwankt [110], ist die Mo-
dellierung des Crosstalkanteils an der Laufzeitschwankung nur bei genauer Kenntnis von
(4 moglich.

4.2.3 Modellierung des Taktverteilungsnetzes

Der Taktbaum besitzt im Vergleich zur Logik eine deutlich homogenere Struktur. Da der
Taktbaum im Wesentlichen aus Bufferzellen besteht, die aus zwei Inverterstufen aufgebaut
sind, kann das Verhalten des Taktbaums gegeniiber Prozess- und Umgebungsvariationen
durch eine Inverterkette mit FO4 Belastung nachgebildet werden.

Im Gegensatz zum Logikteil kann im Taktbaum auch eine verkiirzte Laufzeit zu Setup-
Zeit Fehlern und somit zum funktionalen Ausfall der Logik fiihren. Grund hierfiir ist die
differenzielle Anordnung zweier Taktpfade. Ein Taktpfad fiihrt zum Startpunkt des Lo-
gikpfades, dem sendenden Register. Seine Laufzeit wird mit tc;,¢ bezeichnet. Der andere
Taktpfad mit der Laufzeit ¢y, p fiilhrt zum empfangenden Register. Bild 4.20(a) zeigt die
generische Struktur zweier Taktpfade, die das sendende und empfangende Register eines
Logikpfades synchronisieren. Beide Pfade beinhalten die Clock Buffer (CB) 1 und 2 und
jeweils drei weitere Clock Buffer. Der Punkt der Aufspaltung wird als Splitting Point S P
bezeichnet. Im vorliegenden Fall gilt SP = 2.

Die Struktur des Taktbaumes ist von verschiedenen Faktoren abhéngig. Im Modell wird
der Taktbaum ausgehend von der Registeranzahl iiber die Parameter SP, BR, Npp und
Nrr/Lop bestimmt. Die Registeranzahl, die entweder bekannt ist oder mittels Gleichung
4.6 bestimmt wird, dient als Ausgangspunkt. Um das Taktsignal an alle Register der
Schaltung zu verteilen, ist es notwendig, dass vom Einspeisepunkt des Taktsignals aus
eine Aufspaltung erfolgt. Der mittlere Faktor der Aufspaltung, die an jedem Clock Buf-
fer Ausgang erfolgt, wird mit BR (engl.: Branching) bezeichnet. Die aus der Literatur
bekannten idealen Taktbaumstrukturen ,Binary Clock-Tree und ,H-Tree” zeichnen sich
durch Aufspaltungsfaktoren von BR = 2 bzw. BR = 4 aus [111, 112].

Dabei lasst sich die Anzahl der verwendeten lokalen Clock Buffer Nyop wie folgt bestim-
men:

Npcp = BR"P™! = Npp/Nppjres (4.16)

Je nach Platzierung der Registerzellen im Design versorgt ein Lokaler Clock Buffer (LCB)
eine unterschiedliche Anzahl von Registern Nrp/rcp. Je mehr Register vom selben LCB
synchronisiert werden, desto geringer die Anzahl der Clock Buffer ngp in einem Taktpfad,
die benotigt werden, um das Taktsignal an die Register zu verteilen.

nes = loggp (k> +1 (4.17)
FF/LCB

Bild 4.20(b) veranschaulicht die Bedeutung der einzelnen Modellparameter.

Neben der Anzahl der Clock Buffer Zellen, die das Taktsignal vom Einspeisepunkt bis

zum jeweiligen Register verteilen, ist es notwendig die mittlere Laufzeit dieser Zelle zu

bestimmen. Basierend auf der Analyse des ARM926 Mikroprozessor wird als Standard-

wert eine Clock Buffer Laufzeit tcp von 2.7 FO4 festgelegt.
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Bild 4.20: Modellierung des Taktverteilungsnetzes.
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Beriicksichtigung von Prozessvariationen:

Lokale statistische Schwankungen, die die Laufzeit der Taktpfade beeinflussen, fithren zu
einer schwankenden Ankunftszeit des Taktsignals am Register. Im Idealfall erreichen die
Taktsignale das sendende Register und das empfangende Register zur gleichen Zeit. Es
gilt:

tskew = tow,e — lok,s =0 (4.18)

Mit tggew wird der zeitliche Unterschied der Pfadlaufzeiten zum sendenden ¢y ¢ und
empfangenden Register ¢¢y; g bezeichnet. Die Varianz von tgy.,, wird wie folgt berechnet:

\/§ “Otep,
Otshew — (nCB — SP) . tCB . \/n—t% = \/5 tCB . UtCB,rel N Ncp — SP (419)
CB —

Die beiden Taktpfade, die sich am Splitting Point aufspalten, werden dabei als gleichartig
betrachtet. Die Schwankungsbreite der Laufzeitdifferenz von tcyx ¢ und ¢ g wird daher
iiber die mit v/2 multiplizierte relative Laufzeitschwankung eines einzelnen Clock Pfades
nach dem Aufspalten beriicksichtigt.

Systematische, layoutunabhéangige WID Prozessschwankungen werden im Modell durch
den Faktor dtwp,e beriicksichtigt, der dem maximalen Wert der relativen Laufzeitun-
terschiede auf einem Die entspricht. Dieser Beitrag resultiert aus globalen Schwankungen
tiber den Wafer, die zu einem globalen, monotonen Die-Trend fithren. In [113] wird ex-
perimentell gezeigt, dass sich diese langreichweitigen Variationen iiber den gesamten Die
monoton verhalten. Je nach Position des Dies auf dem Wafer verdndert sich die Orien-
tierung des Die-Trends und somit auch der Einfluss auf die on-chip Laufzeitschwankung
[13]. Der Beitrag dieser WID Schwankung auf den Clock Skew ¢4,/2 wird im Modell wie
folgt beriicksichtigt:

1% ]
t?;c]eg = (BLR> . (nCB — SP) . tC’B . 5tWID,rel (420)
Beim Entwurf des Taktbaums ist die Balancierung der Pfadlaufzeiten ein wesentliches
Designkriterium, das hauptséchlich iiber eine gleichartige Belastung der Clock Buffer rea-
lisiert wird. Bild 4.21 veranschaulicht diesen Zusammenhang am Beispiel einer generischen
Taktbaumstruktur mit monotonem Die-Trend der Laufzeitschwankung im Hintergrund.
Wiéhlt man als Splitting Point SP=2, so ergibt sich aus 4.20 eine um den Faktor 0.25
reduzierte Schwankung gegeniiber 0ty p ;. Der in den Chip eingezeichnete Sektor, der
durch den Clock Buffer am Punkt 2 versorgt wird, erstreckt sich iiber ein Chipgebiet,
das nur noch von 25% der urspriinglichen WID Schwankungsbreite betroffen ist, d.h. die
differenzielle Laufzeitschwankung wird auf 25% absinken.

Im Falle eines horizontalen Die-Trends wére bereits fiir SP=1 nur die Halfte der Lauf-
zeitschwankung zu erwarten. Da die Orientierung des Die-Trends von Die zu Die un-
terschiedlich ist [13], wird im Modell erst nach jedem zweiten Orientierungswechsel die
Schwankungsbreite um den Branching-Faktor BR reduziert.
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Bild 4.21: Berticksichtigung von WID Laufzeitschwankungen im Taktverteilungsnetz.

Beriicksichtigung von Umgebungsvariationen:

Neben den statisch wirkenden Prozessvariationen fithren betriebsbedingte Schwankun-
gen der Versorgungsspannung zu verdnderten Laufzeiten im Taktbaum. Verkiirzt sich die
Laufzeit des Taktpfades zum Empfangsregister des kritischen Pfades im Vergleich zum
Taktpfad des sendenden Registers, so verkiirzt sich die effektive Taktperiode. Die Wahr-
scheinlichkeit fiir eine Setup-Zeit Verletzung aufgrund der verkiirzten Taktperiode steigt.
Ein derartiges Szenario tritt auf, wenn der Spannungsabfall der Versorgungsspannung am
Zuleitungswiderstand des Empfangs-Taktpfades geringer ist, als der Spannungsabfall an
der Versorgungsleitung des Taktpfades zum sendenden Register einen Taktzyklus zuvor.
Diese Spannungsdifferenz kann sowohl aus einem lokalen Spannungsunterschied AVpp o
als auch aus einer schwankenden, globalen Versorgungsspannung Vpp nom(t) erfolgen. Der
Clock Jitter lasst sich wie folgt bestimmen:

titter = —Fref" - neB - top (4.21)

Der Faktor F entspricht der relativen Laufzeitinderung fiir eine um AVpp verdnderten
Versorgungsspannung im Logik- und Taktpfad und wird wie folgt berechnet:

_— (VDD nom — AVClk_E) . (VDDﬂ'Lom o AVDcék_S Voél}f)adyn

FOk 1 4.22
rel (VDD i VClk S) (VDD,nom _ AvClk—E VTCé’;f> dyn ( )
I <VDD nom lgz)g(ZQ)> : (VDD,nom - Avgz)g = VT?Z?f) v

og o
Frel V. LOQ(Zl) V AvLog (Z2) VLog Xdyn 1 (423)
( DDmnom — DD ) . DDmnom — DD Teff

Die verdnderte Versorgungsspannung AVpp resultiert aus zeitabhéngigen lokalen und
globalen Spannungsschwankungen im sendenden und empfangenden Takt- sowie im Lo-
gikpfad wihrend des Taktzyklus Z; und Z,. Da die Laufzeitdanderung aufgrund von Ver-
sorgungsspannungsschwankungen vom Mittelwert des Spannungseinbruchs abhéngig ist
[51, 114], wird der zeitabhéngige Spannungseinbruch fiir die Jitter-Berechnung wie folgt
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bestimmt:

Clk—-S 1 TotTen S—Clk

AV = yonom __ y/e- t)) dt 4.24
s — / W - V) (4.24)
Clk—F 1 Tot2ten E-Clk

AVS—E = ynom o t)) dt 4.25
St — / v V) (4.25)
Log(Z1) 1 fotrten nom Log

AV = o [ v - v a (4.20)

0

. 1 To+2Tcuk

AV = [ v - vig ) (427

Tc To+Tcuk

(4.28)

Bild 4.22 zeigt die vereinfachte schematische Darstellung der zeitabhéngigen Versorgungs-
spannungen an sendendem und empfangendem Takt- sowie am kritischen Logikpfad.
Hier werden die mittleren Spannungseinbriiche wihrend des Taktzyklus Z; in der Logik
AVI%Q(ZI) und im Taktpfad zum sendenden Register AVSE ™% sowie wihrend des Takt-
zyklus Z, in der Logik AV/% 2) ynd im Taktpfad zum empfangenden Register AVSIk—E
berechnet. Im Modell wird ein aus [115, 114] abgeleitetes, sidgezahnartiges Spannungspro-
fil fiir die an den Gattern wirkende Versorgungsspannung verwendet. Die lokalen Spitzen
des Spannungseinbruchs liegen bei steigender und fallender Flanke des verteilten Taktes.
Der Spannungseinbruch bei fallender Taktflanke wird nach den Ergebnissen von [115, 114]
auf 75% des maximalen Spannungseinbruchs geschétzt. Die IR-Drop Spitzen werden im
Modell so angepasst, dass der Mittelwert iiber einen Taktzyklus z.B. Ty — Ty + T dem
als mittleren IR-Drop bekannten bzw. angenommenen Wert entspricht.
Die Spannungseinbriiche im Logikpfad miissen ebenfalls berticksichtigt werden, da im Falle
einer Taktzyklen-Verkiirzung durch Clock Jitter gleichzeitig eine Beschleunigung des Lo-
gikpfades aufgrund der im Vergleich zum vorherigen Zyklus méglicherweise erhohten glo-
balen Versorgungsspannung auftreten kann. Deshalb wird ein Korrekturterm eingefiihrt,
der die Beschleunigung der Logik gegeniiber dem worst-case IR-Drop beriicksichtigt:
At = FM9 4, (4.29)

rel

Im Taktzyklus [Ty; To + Teix] werden sowohl sendender und empfangender Taktpfad als
auch der Logikpfad mit der Spannung Vpp — AVpp gio — AVpp ok betrieben. Im Takt-
zyklus [Ty + Teiw; To + 2 - Tew) reduziert sich der globale IR-Drop um AVpp g4, und der
lokale IR-Drop des empfangenden Taktpfades um AVpp jor. Somit verringert sich in die-
sem Taktzyklus die Laufzeit des Taktpfades zum E-FF im Vergleich zur Laufzeit des S-FF
im vorherigen Taktzyklus (Gatterlaufzeit ¢p; < t4;), und die effektive Taktperiode wird
kleiner, wie in Bild 4.22 zu sehen ist. Gleichzeitig muss jedoch beriicksichtigt werden, dass
die Laufzeit der Logik durch den Anstieg der Versorgungsspannung nach Gleichung 4.29
sinkt.

Wie in Bild 4.22 zu erkennen ist, ist das Verhéltnis der Laufzeiten von Logik- und Takt-
pfaden entscheidend fiir die Bestimmung des effektiven, mittleren IR-Drops und somit fiir
die Hohe des IR-Drop induzierten Clock Jitters. Die Untersuchungen der verschiedenen
ARM Mikroprozessoren zeigen, dass das Verhéltnis zwischen Laufzeit im Taktbaum und
Taktperiode weiter ansteigt, d.h. der zeitliche Unterschied zwischen Laufzeit im Taktbaum
und Laufzeit der Logik nimmt weiter ab. Fiir die untersuchten Mikroprozessoren liegt das
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Bild 4.22: Schematische beispielhafte Darstellung der Versorgungsspannungsschwankun-
gen in den verschiedenen Schaltungsteilen, die zur Clock Jitter Abschétzung
berticksichtigt werden miissen.
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Verhaltnis von Laufzeit im Taktpfad und im Logikpfad zwischen 60% und 75%. Damit na-
hert sich der im Taktpfad gesehene effektive IR-Drop dem iiber die gesamte Taktperiode
gemittelten Spannungseinbruch in der Logik weiter an, so dass die teilweise Kompensation
des Clock Jitters durch die beschleunigte Signalpropagation im Logikpfad weiter abnimmt.

Fiir Hold-Zeit kritische Pfade ist nicht der von Zyklus zu Zyklus wirkende Clock Jit-
ter entscheidend, sondern der innerhalb eines Zyklus durch IR-Drop verursachte Clock
Skew. Dieser lésst sich wie folgt modellieren:

télljew :(nCB - SP) ' tCB (430)
. ((VDD,nom - AVvDD,glo - A‘/DD,lok) . (VDD,nom - A‘/DD,glo - VT,eff)adyn B 1>
(VoD nom — AVDD gio) (Vbbpmom — AVbp.gio — AVDD jok — Vipepy)dvm

Fiir den Clock Skew von Hold-Zeit kritischen Pfaden ist daher nur der lokale Spannungs-
einbruch Vpp i zwischen beiden Taktpfaden entscheidend. Der globale Spannungsein-
bruch muss dennoch berticksichtigt werden, da sich die Sensitivitéit der Laufzeit gegentiber
Versorgungsspannungsschwankungen je nach Betriebspunkt Vpp nom —AVpp g0 verdndert.

Der Einfluss von Crosstalk auf Clock Skew und Clock Jitter wird im Modell nicht be-
riicksichtigt, da beim Entwurf des Taktbaums generell besondere Mafsnahmen ergriffen
werden, um den Einfluss von Crosstalk auf die Laufzeit der Taktsignale zu minimieren.
Unter anderem werden die taktsignalfithrenden Leitungen geschiitzt, indem in direkter
Nachbarschaft Leitungen mit festem Potential gefithrt werden (Vpp bzw. Vgg), um die
kapazitive Kopplung zu reduzieren. Nachteil dieser Methode sind die hohen Lasten, die zu
erhohter Leistungsaufnahme und léngeren Laufzeiten des Taktsignals fithren. Daher wer-
den die zum Taktbaum benachbarten Signalleitungen in der Regel mit erh6htem Abstand
positioniert (Double Spacing/Double Track). Somit verringert sich die Lastkapazitét, so
dass die Laufzeit des Taktsignals bei deutlich reduziertem Crosstalkeinfluss reduziert wird.
Des Weiteren werden im Taktbaum starke Treiberstufen verwendet, um das Taktsignal
effizient {iber den gesamten Chip zu verteilen. Dies fiihrt zu steilen Signalflanken, was den
Einfluss von Signalwechseln auf Aggressorleitungen zuséatzlich verringert {116, 117, 118|.
Diese Maftnahmen fithren im Vergleich zu IR-Drop induzierten Versorgungsspannungs-
schwankungen zu einem vernachléssigbar geringen Einfluss von Crosstalk auf Clock Skew
und Clock Jitter.

4.2.4 Auswirkungen auf das Timing Verhalten

Die Modellierung der einzelnen Beitriage zur Laufzeitschwankung ermoglicht die Bestim-
mung des Einflusses von technologischen und strukturellen, schaltungsabhingigen Eigen-
schaften auf das Timing-Verhalten von synchronen Digitalschaltungen. Es erlaubt die
Identifikation sensitiver Schaltungsbereiche und Trendaussagen hinsichtlich mikroarchi-
tektonischer Verdnderungen im Taktbaum sowie in der Logik. Die einzelnen Laufzeitbei-
trage werden wie folgt kombiniert, um die maximal zu erwartende Geschwindigkeit der
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Schaltung zu bestimmen:

IR IR Design WID
Tew > Zrog (tcomb +ixr +tooms T AtComb) +lre +lgpew + tskew + Lritter +
L;grik Taktbaum

(4.31)

2 2
NO ’ \/(ZLOQ ' O-tComb) + O-tSkew
.

~
Stat.Variationen otp

Die systematischen Anteile aus Logik und Taktbaum werden addiert. Im schlimmsten
Fall (worst case) fithren die statistischen Variationen zu einem negativen Clock Skew und
einer gleichzeitig verzogerten Logiklaufzeit. Da diese Schwankungen statistisch unabhén-
gig erfolgen, wird die Standardabweichung fiir diesen worst-case iiber die Wurzel aus der
Summe der einzelnen Varianzen bestimmt. Der Vorfaktor N, bestimmt die Anzahl der zu
beriicksichtigenden Standardabweichungen. Als Standardwert ist N, = 3 gesetzt.

Da sich das Spannungsverhalten von Logik und Taktbaum unterscheidet (siehe Bild 4.16),
wird bei der Verwendung der FO4 Laufzeit als Zeitbasis der Vorfaktor Zp,, eingefiihrt,
der fiir niedrigere Spannungen eine stiarkere Gewichtung des Logikanteils gewahrleistet.
Bei nomineller Versorgungsspannung Vpp nom gilt Zrog = 1.

Im Gegensatz zu Setup-Zeit kritischen Pfaden verursachen Hold-Zeit kritische Pfade unab-
héngig von der Taktfrequenz funktionale Fehler. Um Hold-Zeit Verletzungen zu verhindern
muss unter Beriicksichtigung von Variationen folgende Bedingung erfiillt werden:

thp <Zrog - (tcq + trog +txr) + tre (4.32)

2 2 Design WID IR
- NU ' \/(ZLOQ ’ O—Pfad) + Utskew - tSkew - tSkew - tSkew

Dabei bezeichnet opfqq die Schwankungsbreite von Logik, Clock-Q Laufzeit und Hold-
Zeit aufgrund von statistischen Variationen. Die Berechnung der einzelnen Komponenten
muss unter Verwendung der fiir Hold-Zeit kritischen Pfade repréasentativen strukturellen
Eigenschaften erfolgen (z.B. verdnderte Lage des Splitting Points (SP) im Taktbaum,
Transistorgrofe und Logiktiefe im Logikpfad etc.).

4.3 Ergebnisse fiir die ARM Mikroprozessor-Familie

Die erhohte Geschwindigkeitsanforderung an moderne Systems on Chip (SoC) Designs
kann in sub-100nm Technologien nicht durch die Technologieskalierung allein erreicht
werden. Verdnderungen in der Mikroarchitektur wie z.B. tieferes Pipelining und Paral-
lisierung ermoglichen hohere Taktfrequenzen der Mikroprozessoren bzw. einen erhéhten
Datendurchsatz. Die Architekturtrends eingebetteter Mikroprozessoren zeigen primér ein
tiefes Pipelining bis zu einer Tiefe von 15 Pipelinestufen. Insbesondere Mikroprozesso-
ren mit erhohter Pipelinestufenanzahl weisen beginnend mit SIMD-Erweiterungen eine
zunehmend parallele Befehlsverarbeitung auf. Tabelle 4.4 zeigt eine Ubersicht synthe-
tisierbarer RISC Mikroprozessoren von ARM und MIPS. Die Mikroprozessortypen der
beiden Marktfiihrer im Bereich eingebetteter Mikroprozessoren zeigt eine deutliche Er-
hohung der Pipelinetiefe sowie eine aufkommend erhéhte Parallelitit in der Daten- bzw.
Befehlsverarbeitung.
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Tabelle 4.4: Pipelining und Parallelitit eingebetteter Mikroprozessoren.

’ Prozessor ‘ Pipelinetiefe ‘ Parallelitat
ARMT7 3 -
ARM9 5 -
MIPS 4k 5 -
ARM11 8 SIMD Erweiterung
MIPS 24k 8 -
MIPS 34k 9 SIMD Erweiterung
ARM Cortex-A8 11 Dual-Issue, In-Order
MIPS 74k 15 Dual-Issue, Out-of-Order

’ Intel Atom Silverthorne \ 16 \ Dual-Issue, In-Order ‘

Anzahl verkaufter (bis 2006) und Vorhersage
zukiinftiger Verkaufe von eigebetteten Mikroprozessoren
(Geordnet nach Mikroarchitektur)
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Bild 4.23: Marktdaten eingebetteter Mikroprozessoren: Hersteller und Architekturen
[119].

Die Entwicklung des neuen Atom ’Silverthorne’ Mikroprozessors, der den Markt fiir
Mobile Internet Devices (MID) adressiert, zeigt, dass trotz vieler Gemeinsamkeiten in
der Mikroarchitektur von High-Performance und low-power Prozessoren unterschiedliche
Randbedingungen im Schaltungsentwurf vorherrschen. Der grofe Unterschied hinsichtlich
Energieaufnahme und Flache beeinflusst daher auch signifikant die Geschwindigkeit und
Robustheit der Schaltung [1].

Bild 4.23 zeigt den Marktanteil verschiedener Hersteller von eingebetteten Mikroprozesso-
ren sowie die verkaufte Stiickzahl verschiedener eingebetteter Mikroprozessorarchitekturen
seit 2001 mit Vorhersagen bis zum Jahre 2011.

Es ist deutlich zu erkennen, dass ARM mit 78.4% Marktanteil bei insgesamt 3.1 Mrd.
weltweit verkauften Mikroprozessoren im Jahre 2006 der mit Abstand wichtigste Her-
steller von eingebetteten Mikroprozessoren ist. Zusammen mit MIPS Technologies deckt
ARM im Jahre 2006 87.2% des weltweiten Marktes ab.

In der Sparte Mobilfunk ist ARM in 75% aller Mobiltelefone weltweit vertreten. Der
ARMY Prozessor, der die klassische 5-stufige Pipeline eines RISC Prozessors aufweist, ist
mit 249 verkauften Lizenzen der meist verkaufte Mikroprozessor von ARM [120].
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Die in dieser Arbeit beschriebenen Analysen und Untersuchungen, basierend auf der ARM
Mikroprozessorfamilie, sind somit sehr repréisentativ und weisen eine hohe Praxisrelevanz
auf.

Im Folgenden werden die Ergebnisse des Mikroprozessormodells fir ARM9, ARM11 und
ARM Cortex A8 diskutiert. Die der ARM Familie &hnliche Entwicklung der MIPS Mi-
kroprozessor Architektur zeigt, dass diese Ergebnisse stellvertretend fiir die allgemeinen
Architekturtrends von RISC und low-power Prozessoren verwendet werden konnen. Bild
4.24 veranschaulicht die Anderungen der Mikroarchitektur fiir ARM926, ARM1176 und
ARM Cortex AS8.

Die in Tabelle 4.4 aufgefiihrten Verdnderungen der Mikroarchitektur greifen stark in die
Schaltungstopologie ein. Die Sensitivitit der Schaltung gegeniiber Variationen verdndert
sich und fithrt zu einem erhéhten Anteil der Laufzeitschwankung an der Gesamtlaufzeit.
Bild 4.25 zeigt die Ergebnisse des Mikroprozessormodells fiir die ARM Familie [121]. Der
ARMY9 erhélt dabei die Prozessparameter fiir 90nm, der ARM11 die fiir 65nm und der
ARM Cortex A8 fiir 40nm low-power CMOS Technologie. Dabei werden alle Prozessoren
fiir nominelle Versorgungsspannungen Vpp nom untersucht.

Die fortschreitende Verkiirzung der Logik und der Bedarf an einer hheren Anzahl an Pi-
pelineregistern fiihrt zu einem sinkenden Laufzeitbeitrag der kombinatorischen Logik zur
Gesamtlaufzeit. Die Effizienz von tieferem Pipelining zur Erhéhung der Geschwindigkeit
sinkt signifikant. Wahrend bei Verwendung von Standard Master-Slave Flip Flops der ab-
solute Beitrag der Pipelineregister unabhéngig von der Architektur konstant bleibt, nimmt
der absolute Beitrag variationsbedingter Timing Unsicherheit zu. Dies fithrt im Falle des
ARM Cortex A8 zu einem effektiven Laufzeitanteil der Logik von nur noch ca. 56%. Der
steigende Anteil der Pipelineregister sowie der nahezu gleich grofte Anteil der Timing
Unsicherheit wéachst auf 44% an. Der Anteil der Timing Unsicherheit, die sich aus sta-
tistischen Prozessvariationen, systematischen WID Prozessvariationen, on-chip IR-Drop,
Crosstalkeffekten in der Logik sowie Clock Skew und Clock Jitter zusammensetzt, wachst
von 13% fiir den ARM9 in 90nm auf iiber 23% fiir den ARM Cortex A8 in 40nm. Grund
dafiir sind sowohl strukturelle als auch technologische Sensitivitdaten, die sich gegenseitig
verstarken.

In Bild 4.26 sind fiir alle untersuchten Mikroprozessoren die Anteile an der WID Laufzeit-
schwankung geordnet nach der entsprechenden Variationsquelle dargestellt. Der deutlich
ansteigende Beitrag der Clock Uncertainty zeigt den steigenden Einfluss des Taktbaums
auf die Taktperiode einer Schaltung. Die mit tieferem Pipelining einhergehende Verkiir-
zung der Logik lasst das Verhaltnis zwischen den Propagationszeiten von Taktpfad und
Logikpfad ansteigen. Selbst absolut gleichbleibend grofse Variationen im Taktbaum fiih-
ren somit in relativem Mafsstab zu steigenden Schwankungen. Der Schwankungsbeitrag
statistischer Variationen beinhaltet auch den Anteil des Taktbaums, d.h. den statistisch
schwankenden Clock Skew Anteil. Fiir den ARM11 Mikroprozessor liegt der Anteil der
statistischen Laufzeitschwankung im Taktbaum bereits iiber dem Anteil der Logik. Im
Vergleich zu den Laufzeitbeitragen durch lokal schwankende Betriebsbedingungen ist der
Anteil der WID Prozessschwankung (statistisch & systematisch) mit maximal 25% fiir
den ARM Cortex A8 gering. IR-Drop induzierte Schwankung im Taktbaum und in der
Logik tragt zu iiber 50% zur Gesamtschwankung bei und ist somit die mit Abstand ein-
flussreichste Variationsquelle. Da wéahrend der Taktbaum-Synthese effektive Mafnahmen
zur Vermeidung von Crosstalkeffekten ergriffen werden (z.B. Double-Spacing, Shielding
usw.) ist in Bild 4.26 nur der Crosstalkbeitrag der Logik beriicksichtigt. Mit sinkenden
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Bild 4.25: Laufzeitbeitrdge von Pipelineregistern, Logik und Timing Unsicherheit fiir
ARMY9, ARM11 und ARM Cortex AS.
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Bild 4.26: Beitrage zur Timing Unsicherheit.
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4 Mikroprozessormodell: Technologische und mikroarchitektonische Einflussgrofsen

Laufzeiten der Logikpfade nimmt auch der Einfluss von Crosstalk auf die maximale Takt-
periode ab.

Betrachtet man den Betrieb in niedrigeren Spannungsbereichen (Vpp nom — 300mV') wie
sie z.B. durch Dynamic Voltage Scaling (DVS) in low-power Produkten auftreten, so
ist Folgendes festzustellen. Bei niedrigem Vpp nimmt zum einen die Sensitivitdt gegen-
iiber Versorgungsspannungsschwankungen deutlich zu, zum anderen aber verringert sich
die absolute Auslenkung AVpp aufgrund des verringerten Stromflusses. Dieses entgegen-
gesetzte Verhalten dadmpft den Einfluss von betriebsbedingten Variationen in niedrigeren
Spannungsbereichen. Im Gegensatz dazu nimmt der von Prozessschwankungen verursach-
te Beitrag fiir sinkende Versorgungsspannungen zu. Die Abweichungen vom nominellen
Prozess bleiben konstant, wihrend die Laufzeitsensitivitat gegeniiber Prozessschwankun-
gen ansteigt. Dies fiihrt zu einem steigenden Anteil prozessbedingter Laufzeitschwankun-
gen an der gesamten Laufzeitschwankung. Fiir den ARM Cortex A8 betréigt dieser Anteil
fir Vop = Vbop.nom — 300mV ca. 40%. Bei Spannungsabsenkung fiihrt dies jedoch nicht
zu essentiell zeitkritischen Problemen, da die Versorgungsspannung und somit auch die
Geschwindigkeit wieder erhoht werden kann, sofern die variationsbedingte Laufzeiterho-
hung detektiert wird. Wird die Schaltung wahrend des Betriebs nicht durch Monitor-
Schaltungen iiberwacht, so miissen die verdnderten Sensitivitdten gegeniiber Prozess- und
Umgebungsvariationen jedoch bei der Festlegung der verschiedenen, betriebsmodusab-
héngigen Versorgungsspannungen beriicksichtigt werden.

Um zwischen den beiden Einflussgrofen Technologie und Schaltungsstruktur unterschei-
den zu konnen werden alle Prozessoren in 65nm untersucht.

Bild 4.27 zeigt die Laufzeitbeitriage von ARM9, ARM11 und ARM Cortex A8 fiir 65nm
low-power CMOS Technologie-Parameter [122|. Wéhrend sich der Beitrag der Timing Un-
sicherheit fiir den untersuchten ARM9 Prozessor beim Technologiewechsel von 90nm auf
65nm von 12.8% um 1.5% auf 14.3% nur geringfiigig erhoht, hat ein Architekturwechsel
von ARM9 auf ARM11 eine Erhohung des Timing Unsicherheitsbeitrags von 14.3% auf
17.5% zur Folge. Es zeigt sich, dass hier strukturelle Aspekte einen groferen Einfluss ha-
ben als technologische Sensitivitdten. Je sensitiver die Schaltungsstruktur, desto starker
ist auch die Wirkung prozessspezifischer Schwankungen.

Fiir den ARM Cortex A8 bedeutet die Wahl der 65nm Technologie im Vergleich zu 40nm
Technologie einen um 3.0% reduzierten Timing Unsicherheitsbeitrag. Der Architektur-
wechsel von Cortex A8 zu ARM11 bewirkt eine Verringerung von 2.6%. Die Anteile der
Laufzeitschwankungsbeitrage bleiben weitgehend unverandert, d.h. die Schwankungsbei-
trage werden vorwiegend von strukturellen Aspekten bestimmt. Der grofte Unterschied
zeigt sich beim ARM Cortex AS8. Hier verringert sich der Anteil der statistischen Variatio-
nen auf 12%. Statistische Variationen, deren Einfluss sowohl mit steigenden statistischen
Schwankungen aus der Technologie als auch sinkenden Logiktiefen zunimmt, zeigen hier
den groften Einfluss auf die Verteilung der Schwankungsanteile.

Auch hier wird die verstarkende Interaktion von strukturellen und technologiespezifischen
Sensitivitaten deutlich. Die Ergebnisse des Mikroprozessormodells zeigen, dass die fort-
schreitende Technologieskalierung zusammen mit mikroarchitektonischen Veranderungen
zu deutlich erhohten Beitrdgen von Timing Unsicherheiten fiihrt. Bei der Diskussion von
Prozess- und Umgebungsvariationen und deren Einfluss auf die Geschwindigkeit von digi-
talen Schaltungen ist es nicht ausreichend nur technologiebasierte Laufzeitschwankungen
zu untersuchen. Wie die Ergebnisse des Mikroprozessormodells deutlich zeigen, miissen
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Bild 4.27: Ergebnisse des Mikroprozessormodells fiir ARM9, ARM11 und ARM Cortex
A8 in 65nm low-power CMOS.
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Bild 4.28: Semi-Custom low-power und Full-Custom high-speed Prozessoren im Vergleich.

neben Technologieaspekten auch die schaltungsspezifischen strukturellen Eigenschaften
einer Schaltung fiir die Bewertung des Einflusses von Variationen auf die Geschwindigkeit
einer Schaltung herangezogen werden. Zur Bestimmung von Trendaussagen kann daher
nur die Kombination beider Einflussgréften dienen. Dies zeigt auch Bild 4.28, das um den
Full-Custom High-Speed Prozessor Power6 von IBM ergénzte Bild 4.25.

Der Power6 Prozessor [100, 123, 124] der mit seiner 15-stufigen Integer-Pipeline eine
Mindestfrequenz von 4GHz erreicht, zeigt, dass selbst fiir sehr tiefe Pipelines der Anteil
variationsbedingter Laufzeitschwankungen durch schaltungstechnische Mafsnahmen redu-
ziert werden kann. Selbst bei 8 bis 10-fach erhchter Taktfrequenz des Power6 in 65nm SOI
gegeniiber dem untersuchten ARM11 in 65nm Bulk-CMOS, liegt der Beitrag der Timing
Unsicherheit des Power6 mit 17.5% auf dem gleichen Niveau des langsameren ARM11.
Dies wird vor allem durch ein mit hohem Aufwand balanciertes Taktverteilungsnetz, be-
stehend aus Taktbaum und Takt-Grid, mit mehreren Laufzeitadaptionsstufen erreicht.
Die zum low-power Design deutlich unterschiedlichen Randbedingungen ermdoglichen den
Einsatz solch kostenintensiver Designtechniken. Auch dieses Beispiel zeigt den wesentlich,
teilweise sogar dominanten Einfluss der Schaltungsstruktur bzw. Mikroarchitektur auf den
Einfluss von Variationen auf die Geschwindigkeit getakteter Schaltungen.

Die Eichung des Mikroprozessormodells bzw. die Bestimmung des Fehlers ist aufgrund
fehlender Informationen iiber die Verteilung der maximalen Taktfrequenz nach Produk-
tion der Schaltungen sehr schwierig, da kein Vergleich zwischen Designpunkt und realer
Taktfrequenz gezogen werden kann. Im Vergleich zu der in [89] veréffentlichten maximalen
Taktfrequenz von 342MHz (langsamer Die, eines Split-Loses), liefert das Mikroprozessor-
modell eine maximale Taktfrequenz von 378 MHz und somit eine um ca. 10% erhohte Ge-
schwindigkeit. Es ist jedoch zu beachten, dass die Messungen in [89] auf der Aktivierung
des im Sign-Off bestimmten kritischsten Pfades basiert. Im Gegensatz dazu reprisentiert
das Mikroprozessormodell die Eigenschaften einer Vielzahl von kritischen Pfaden, so dass
die Wahrscheinlichkeit grofs ist dass auch die Eigenschaften des tatséchlichen kritischen
Pfades représentiert werden (siehe ,false-path“-Problematik in Kapitel 5). Ob der wiahrend
des Sign-Offs identifizierte kritischste Pfad im normalen Betrieb der Schaltung sensibili-

90



4.4 Bemerkungen zu den Ergebnissen

siert wird und somit die Geschwindigkeit der Schaltung limitiert, ist fraglich.
High-Speed Prozessoren werden nach der Produktion je nach maximal zu erzielender Fre-
quenz in Frequenz-Cluster einsortiert und unter verschiedenen Spezifikationen individuell
verkauft. Aufgrund der geringeren Anzahl an Test-Cases eines General Purpose Prozes-
sors im Vergleich zu modernen System-on-Chips ist die Bestimmung der maximal mog-
lichen Taktfrequenz einfacher, erfordert jedoch zeitintensive Tests. Die Minimalfrequenz
des Power6 Prozessors wird nach Angaben von [100] auf 4GHz festgesetzt. Die vorherge-
sagte worst-case Frequenz des Mikroprozessormodells betriagt 3.96GHz.

Aufgrund der o.g. Probleme und fehlender Detailinformationen bleibt ein Vergleich zwi-
schen Mikroprozessormodell und publizierten, gemessenen Taktfrequenzen schwierig.
Auch erste strukturelle Untersuchungen eines ARM11 Mikroprozessor Designs zeigen zahl-
reiche Ubereinstimmungen mit den strukturellen Vorhersagen des Mikroprozessormodells
(siehe z.B. app, Abschnitt 4.2.1), so dass sich das Modell fiir qualitative und quantitative
Trendaussagen eignet.

Neben pradiktiven qualitativen Trendaussagen ermoglicht das Modell bei Eingabe der
exakten Basisparameter (sieche Kapitel 4.2) die Bestimmung der schaltungsspezifischen,
variationsbedingten Laufzeitbeitrage. Somit ist es moglich, die worst-case Laufzeit fiir
ein nominelles Design in Abhéngigkeit der strukturellen Schaltungseigenschaften abzu-
schétzen. Es ist klar, dass insbesondere bei der Abstraktion tiber viele technische Ebenen
hinweg (Transistor-, Gatter-, Pfad- und Architekturebene) genaue Modell-Eingangsgrofen
erforderlich sind, um eine gute Genauigkeit der Ausgangsgrofe (Taktperiode) zu erhalten.
Zusatzlich liefert das Modell auch strukturelle Aussagen hinsichtlich sensitiver Bereiche ei-
ner Schaltung. Die Ergebnisse des Mikroprozessormodells zeigen deutlich, dass der Einfluss
des Taktverteilungsnetzes signifikant an Bedeutung gewinnt. Zusammen mit der Timing
Unsicherheit tragen die Flip Flop Zellen bis zu 45% (Cortex A8) an der Gesamtlauf-
zeit bei. Um den Geschwindigkeitsgewinn durch tieferes Pipelining aufrecht erhalten zu
konnen sind daher schaltungstechnische Maftnahmen wie z.B. der Einsatz von gepulsten
Flip Flops zu ergreifen. In Kapitel 6.2.4 werden daher auf Basis des Mikroprozessormodells
Kosten und Nutzen des Einsatzes von gepulsten Latches und Flip Flops ndher untersucht.

4.4 Bemerkungen zu den Ergebnissen

Die Ergebnisse in diesem Kapitel zeigen das Verhalten von eingebetteten RISC Mikropro-
zessoren unter Einfluss von WID Prozess- und on-chip Umgebungsvariationen. Obwohl
das Modell fiir qualitative und quantitative Trendaussagen geeignet ist, diirfen die Ergeb-
nisse der Analysen nicht allgemeingiiltig fiir die Bewertung des Einflusses von Variationen
auf die Geschwindigkeit von digitalen Schaltungen gesehen werden.

Der Einfluss von Variationen hingt neben technologischen und strukturellen Einflussgro-
fslen von weiteren Faktoren wie z.B. dem Betriebsbereich der Schaltung (vgl. z.B. Sub-
Threshold Logik), der Komplexitéit der Schaltung (vgl. z.B. Mikroprozessor< Addierer),
der Homogenitit der Schaltung etc. ab. Diese Zusammenhénge werden im Folgenden né-
her diskutiert:

e Betriebsbereich der Versorgungsspannung

Wiéhrend die Bedeutung von Prozessvariationen, die statisch wirken, bei niedrigen
Versorgungsspannungen zunimmt, kann die Bedeutung von betriebsbedingten Va-
riationen aufgrund von reduzierten Schwankungsbreiten (z.B. IR-Drop) abnehmen.
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4 Mikroprozessormodell: Technologische und mikroarchitektonische Einflussgrofsen

Fiir Schaltungen, die bei nomineller Spannung der jeweiligen Technologie betrieben
werden, sind vorwiegend Schwankungen der Betriebsparameter geschwindigkeitskri-
tisch. Die in diesem Kapitel durchgefiihrten Untersuchungen zeigen, dass fiir alle
untersuchten Mikroprozessoren statistische Variationen eine untergeordnete Rolle
spielen und keinen signifikanten Einfluss auf die maximale Taktfrequenz haben.
Fiir extrem tiefes Pipelining, d.h. sehr kurze Pfade, wie z.B. von High-Performance
Arithmetik Einheiten nimmt die Bedeutung dieser Variationen ebenso wie fiir Schal-
tungen bei extrem niedriger Versorgungsspannung (z.B. Sub-Threshold Logik) zu.

e Schaltungskomplexitét

Vergleicht man z.B. einen Time-to-Digital Converter (TDC) mit einer hochkomple-
xen Schaltung wie z.B. einem ARM926 Mikroprozessor, so zeigt sich eine signifikant
unterschiedliche Bedeutung einzelner Variationen fiir die Kenngréften der Schaltun-
gen. Wiahrend statistische Variationen und Crosstalkeffekte im TDC die zeitliche
Auflésung drastisch verdndern kénnen, spielen derartige Variationen in den kom-
plexen geschwindigkeitskritischen Pfaden eine untergeordnete Rolle und konnen als
geschwindigkeitsunkritisch bezeichnet werden. Im Vergleich zum Mikroprozessor ist
fiir einen TDC die Bewertung des Einflusses von Variationen auf die Schaltungs-
kenngrofen einfach. Die sehr homogene Struktur des TDC, bestehend aus der wie-
derholten Anordnung von Verzégerungselementen und Speichergliedern (Flip Flop),
erlaubt eine einfache Basisuntersuchung der Hauptelemente, was in den komplexen,
unterschiedlichen und stark verzweigten Strukturen der geschwindigkeitskritischen
Pfade nicht moglich ist. Allgemein gilt, je geringer die Signalanzahl bzw. Signalkom-
binationen und je hoher die Regularitit bzw. Homogenitét einer Schaltung, desto
einfacher ist die Bewertung des Einflusses von Variationen auf die Kenngrofen einer
Schaltung. Deshalb kénnen Bewertungen, wie sie in sehr homogenen Strukturen wie
z.B. TDC oder SRAM Blocken angewandt werden, nur schwer bzw. gar nicht auf

komplexere Systeme iibertragen werden.

e Schaltungsimplementierung

Zur Bewertung des Einflusses von Variationen sind neben fundamentalen struk-
turellen und topologischen Eigenschaften (z.B. Mikroarchitektur) auch implemen-
tierungsbedingte Einflussgrofen zu beriicksichtigen. Dazu zéhlen unter anderem
die Belastung und Grofse der gewéhlten Standardzellen, die Implementierung von
Taktverteilungs- und Versorgungsspannungsnetz, diverse Designkriterien und Opti-
mierungsgrofen, Multi-Vp Design etc.. Aus diesem Grund wurden fiir die Analysen
in dieser Arbeit Produktdesigns repriasentativer Mikroprozessoren verwendet, die
mittels modernem industriellem Designflow unter Beriicksichtigung aller Design-

und Optimierungskriterien von low-power Schaltungen implementiert wurden.

Fiir die untersuchten Mikroprozessoren und alle strukturdhnlichen Digitalschaltungen
konnen folgende Erkenntnisse zum Einfluss von WID Prozess- und on-chip Umgebungs-

variationen zusammengefasst werden:

Die Ergebnisse des Mikroprozessormodells zeigen, dass bei nomineller Versorgungsspan-
nung, d.h. im geschwindigkeitsrelevanten Bereich der Technologie, IR-Drop mit Abstand
die schwerwiegendste Variation darstellt. Da sowohl der Taktbaum als auch der Logikteil
von IR-Drop betroffen sind, stellen erhohte Logiklaufzeiten und Clock Jitter die groften
Laufzeitvariationen dar. Crosstalkeffekte tragen selbst im worst-case nur geringfiigig zur
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gesamten Laufzeitvariation bei. Die Analysen des Crosstalkbeitrags in einem ARM926 und
ARM1176 Design ergeben sehr geringe Wahrscheinlichkeiten fiir den worst-case Laufzeit-
beitrag durch Crosstalk. Im ARM926 miissen pro Netz durchschnittlich acht Aggressoren,
im ARM11 durchschnittlich ca. 40 Aggressoren pro Netz in die entgegengesetzte Richtung
des Victim-Netzes schalten, um den worst-case Einfluss auf die Laufzeit zu erzielen. Basie-
rend auf diesen Untersuchungen kénnen Crosstalkeffekte in der kombinatorischen Logik
komplexer getakteter Digitalschaltungen im Allgemeinen als geschwindigkeitsunkritisch
angesehen werden, da die Wahrscheinlichkeit fiir das mehrheitlich entgegengesetzte Schal-
ten der Aggressoren verschwindend gering ist.

Statistische Laufzeitvariationen spielen hier ein untergeordnete Rolle und tragen im Ver-
gleich zu Umgebungsvariationen geringfiigig zur gesamten Laufzeitschwankung bei. Selbst
bei weiter steigenden statistischen Schwankungen ist ein signifikanter Einfluss dieser Va-
riationen aufgrund starker Mittelungseffekte nicht zu erwarten. Systematische WID Pro-
zessvariationen haben ebenfalls geringfiigigen Einfluss auf die Laufzeitschwankung. Da
detaillierte Untersuchungen von 45nm und 90nm CMOS Technologien in [24, 125| zei-
gen, dass die systematischen Laufzeitvariationen zuriickgehen, ist mit einer Zunahme des
Anteils systematischer WID Prozessvariationen zur gesamten Laufzeitschwankung nicht
zu rechnen. WID Temperatureffekte spielen aufgrund der geringen Temperaturgradienten
ebenfalls eine untergeordnete Rolle. Die globale Temperatur hingegen ist beim Schal-
tungsentwurf eine wichtige Grofse und gewinnt, wie in Kapitel 2 gezeigt wird, hinsichtlich
Laufzeitvariationen in kiinftigen CMOS Technologien weiter an Bedeutung.

93



4 Mikroprozessormodell: Technologische und mikroarchitektonische Einflussgrofsen

94



5 Topologieanalysen und Robustheit

Neben technologieabhéingigen Sensitivitéten spielen die Strukturen sowie die Implementie-
rung einer Schaltung hinsichtlich ihrer Sensitivitat gegeniiber Prozess- und Umgebungsva-
riationen eine entscheidende Rolle. In synchronen Digitalschaltungen muss jeder einzelne
Pfad, egal ob Setup-Zeit oder Hold-Zeit kritisch, die jeweiligen Timingbedingungen be-
ziiglich der Ankunftszeit von Daten- und Taktsignal am empfangenden Flip Flop erfiillen,
um die Funktionalitdt der Schaltung zu gewéhrleisten. Die Einhaltung dieser Bedingungen
wird im Schaltungsentwurf mittels deterministischer Statischer Timing Analyse (STA /D-
STA) tiiberpriift, die das Timing aller kritischen Pfade berechnet.

Berticksichtigt man jedoch mogliche Variationen wahrend der Herstellung und des Betriebs
der Schaltung, so funktioniert diese Methodik nur fiir globale Effekte mit ausreichender
Genauigkeit. Hierfiir werden globale Prozess-Corner verwendet, die dem 3-Sigma Punkt
einer globalen Monte-Carlo Analyse entsprechen. Fiir WID Prozess- und on-chip Umge-
bungsvariationen werden Sicherheitsmargen verwendet (OCV Methodik), die in einer sehr
pessimistischen Berechnung enden und somit die Kosten (Fldche, Leistungsaufnahme) fiir
die Gewéhrleistung der spezifizierten Taktfrequenz erhohen [126, 15].

Um den Pessimismus der herkommlichen Methodik zu reduzieren, werden zunehmend
statistische Methoden fiir die Timing Analyse entwickelt. Die in der Literatur und bei
den EDA Herstellern am weitesten verbreiteten Ansétze sind die Statistische Statische
Timing Analyse (SSTA) sowie die Advanced OCV Methodik (AOCV). Beide Methodiken
berticksichtigen schaltungsstrukturabhéngige Mittelungseffekte und modellieren im Ver-
gleich zur herkémmlichen Methodik statistische Variationen genauer.

Im Zusammenhang mit SSTA wird oft die Bestimmung der Pfadlaufzeit-Verteilung einer
Schaltung als Vorteil der SSTA gegeniiber der deterministischen STA (D-STA) diskutiert.
Bei der Bestimmung der Ausbeute im Allgemeinen und fiir die SSTA im Speziellen existie-
ren jedoch unterschiedlichste Hiirden, die bisher nicht iiberwunden werden konnten. Ein
grundsétzliches Problem, das die herkémmliche deterministische STA und die statistische
STA gemeinsam haben, sind sogenannte 'falsche Pfade’ (false paths) [127, 128]. Diese Pfa-
de stellen bei isolierter Betrachtung des Pfades einen moglichen Propagationsweg fiir ein
Signal dar. In Realitdt verhindert die den Pfad umgebende Beschaltung durch die Bele-
gung der jeweiligen Eingangs-Pins der Einzelgatter die Propagation des Signals und somit
die Sensibilisierung des Pfades. Dabei gibt es sowohl statisch als auch dynamisch falsche
Pfade. Das Auffinden dynamischer Pfade erfordert eine genaue Berechnung aller Signal-
propagationen. Da dazu wiederum statische und dynamische falsche Pfade ausgeschlossen
werden miissen, endet die Problemstellung in der eigentlichen Ausgangslage (Henne-Ei
Problem).

Insbesondere in komplexen Schaltungen ist die Identifikation von falschen Pfaden schwie-
rig, und die Existenz nicht identifizierter falscher Pfade kann nicht ausgeschlossen werden.
Aus diesem Grund kann nicht geklart werden, inwiefern die Ergebnisse aus STA bzw. SS-
TA mit der realen Schaltung korrelieren. Eine Bestimmung der Korrelation wiirde die Sen-
sibilisierung und Messung jedes einzelnen Pfades erfordern, was bei grofer Pin-Anzahl zu
immensen Messzeiten fiithrt und daher nicht praxistauglich ist. Daher ist die Bestimmung
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der realen Pfadlaufzeit-Verteilung einer Schaltung und ein Vergleich zwischen vorherge-
sagten Laufzeiten durch D-STA bzw. SSTA und realen Laufzeiten in der Praxis nahezu
unmoglich.

Wihrend die Corner-basierte STA gute Ergebnisse fiir globale Prozessschwankungen lie-
fert, werden statistische Laufzeitschwankungen bei der Analyse mit SSTA und AOCV
exakter auf die Pfadlaufzeiten abgebildet. Systematische Variationen wie z.B. layout-
abhéngige WID Variationen werden in der SSTA als statistisch schwankende Variationen
modelliert. Die Crosstalk Analyse wird im Vergleich zur D-STA kompliziert, da die zur
Bestimmung des Crosstalkbeitrags erforderlichen Timing-Fenster nicht mehr existieren.
Ferner konnen pseudo-statistische Schwankungen der Versorgungsspannungen bisher nicht
modelliert werden. Um die Verteilung der Pfadlaufzeit zu bestimmen miissen alle topolo-
gischen Korrelationen beriicksichtigt werden (siehe 5.2), was nur mit der im Vergleich zur
pfadbasierten SSTA (PB-SSTA) ungenaueren blockbasierten SSTA (BB-SSTA) mdoglich
ist [129, 130]. Zur genauen Analyse der Pfadlaufzeiten wird jedoch die PB-SSTA benétigt,
die topologische Korrelationen nicht beriicksichtigen kann.

Die Advanced OCV Methodik bedient sich der Eigenschaft, dass die relative Laufzeit-
schwankung eines Pfades mit der Anzahl seiner Logikstufen abnimmt. Diese Mittelungs-
effekte werden beriicksichtigt und ein fiir jeden einzelnen Pfad berechneter effektiver
Derating-Faktor verwendet. Die pauschale Erhéhung der Pfadlaufzeit um einen soge-
nannten Derating-Faktor und der damit verbundene, vorwiegende Pessimismus werden
reduziert [131].

Damit verbessert sich im Vergleich zur herkémmlichen D-STA die Beriicksichtigung sta-
tistischer Prozessschwankungen in SSTA und AOCV. Da, wie in Kapitel 4.3 gezeigt wird,
statistische Variationen nur einen geringen Anteil an der Laufzeitschwankung von einge-
betteten Mikroprozessoren haben, adressieren AOCV und SSTA die bessere Modellierung
eines nur geringen Anteils der gesamten WID Laufzeitschwankung. Der Einfluss grofer be-
triebsbedingter Variationsbeitrige von IR-Drop und Clock Jitter sowie Crosstalk-Effekten
ist nach wie vor nur durch corner-Methodik und der Implementierung von zeitlichen Si-
cherheitsmargen moglich. Somit bleiben fiir SSTA und D-STA viele Hiirden zur Bestim-
mung der realen Laufzeitverteilung unter Beriicksichtigung aller Variationen bestehen
[129, 132, 133].

Im Gegensatz zu diesen statistischen Modellierungsansitzen werden in diesem Kapitel
schaltungstechnische Bewertungskenngrofsen vorgeschlagen, um die Verwundbarkeit einer
Schaltung gegeniiber Variationen und Alterungseffekten analysieren zu kénnen. Ferner
erfolgt die Definition eines Schaltungssensitivitatsfaktors, der als Robustheitskriterium
einer Schaltung dient und somit die Implementierung verschiedener Schaltungen hinsicht-
lich Robustheit vergleichbar macht.

5.1 Pfadiibergreifende Topologieanalyse

Um variationsbedingte, teilweise unmodellierbare (pseudo-statistische) Laufzeiteffekte auf
Schaltungsebene zu kompensieren bzw. zu verringern, werden verschiedenste Techniken
eingesetzt, die auf dynamischem und statischem Time-Borrowing (D-TB, S-TB) basie-
ren [134, 135, 136, 137, 138, 139|. Der Einsatz dieser Methodiken erfordert jedoch die
genaue Kenntnis der Pfadtopologien in den kritischen Bereichen, d.h. die serielle Anord-
nung kritischer und unkritischer Pfade, um zum einen die Anwendbarkeit, zum anderen
den resultierenden Vorteil der Mafsnahme zu bestimmen.
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Bild 5.1: Schematische Darstellung des Schaltverhaltens von Flip Flop Zellen.

In Schaltungen mit Master-Slave Flip Flops (MS-FF) wird auch ohne explizite Techniken
Time-Borrowing betrieben [140]. Im Folgenden wird daher das Schaltverhalten von takt-
flankengesteuerten Flip Flops néher analysiert.

In der Statischen Timing Analyse wird die Setup-Zeit Verletzung als diskretes Ereig-
nis interpretiert, d.h. das Datensignal wird im Flip Flop gespeichert, sobald die zeitliche
Differenz zur speichernden Taktflanke grofer gleich der Setup-Zeit tgy des empfangenden
Flip Flops ist.

In der Realitét findet jedoch ein Wettlauf zwischen Datensignal und Taktsignal statt, der
wie folgt erklart werden kann. Das Datensignal muss den internen Speicherknoten des Flip
Flops umladen, um bei der speichernden Taktflanke, die die Verbindung zwischen Spei-
cherknoten und Dateneingang sperrt, sicher im Flip Flop gespeichert zu werden. Erreicht
das Datensignal den internen Speicherknoten zeitgleich zur speichernden Taktflanke, so ist
es fraglich, ob das Datum einen Potentialwechsel im Speicherknoten erzielen kann, bevor
das Taktsignal den Ladungstransport vom Dateneingang unterbricht. Aus dieser Konstel-
lation ergibt sich somit eine Transferkennlinie in Abhéngigkeit des zeitlichen Unterschieds
von Daten- und Taktflanke ¢p_cy. Eine ins Unendliche steigende Laufzeit toy—¢ ent-
spricht dabei einem zu spat ankommenden Datensignal, so dass das Speichern des Datums
im Flip Flop nicht mehr moglich ist.

Bild 5.1 stellt die Abhéngigkeit der Clock-Q Laufzeit tcyx_g vom zeitlichen Abstand von
Daten- und Taktsignal ¢tp_ ¢y, schematisch dar. Mit abnehmendem zeitlichen Abstand von
Daten- und Taktflanke erhoht sich die Clock-QQ Laufzeit, bis fiir einen bestimmten Wert
von tp_cye ein Speichern des Datums nicht mehr moglich ist. Dieser Zeitpunkt tp_c
wird als Blackout-Zeit tpo bezeichnet [141]. Der zeitliche Unterschied zwischen tsy und
tpo ist typischerweise kleiner gleich einer Fanout-4 Laufzeit [140] und liegt somit in der
Grofenordnung statistischer Laufzeitschwankungen in modernen Mikroprozessoren.
Unabhéngig davon, welche Variation eine Schwankung von tp_ ¢y, hervorruft, erhoht sich
flir tgo < tp_cu < tsy die Pfadlaufzeit des folgenden Pfades, ohne dass im untersuchten
Pfad ein fehlerhaftes Datum im Flip Flop gespeichert ist. Bild 5.2 veranschaulicht die-
sen Zusammenhang. Ist der darauf folgende Pfad (Logik 2) ebenfalls zeitlich kritisch, so
kann die starke Erhohung der Clock-Q Laufzeit (z.B. bis 2tcik—g.nom) zu einem deutlich
reduzierten tp_cy an FF3 fithren, so dass an diesem Flip Flop das Datensignal zu spét
ankommt, um im Flip Flop gespeichert zu werden. Die eigentlich kritische Situation an
FF2 hat sich somit auf FF3 iibertragen.
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Bild 5.2: Ubertragung von Laufzeitschwankungen auf nachfolgende Pipelinestufen.

Die Robustheit der Schaltung gegeniiber Prozessschwankungen héngt somit auch von
der Umgebung der kritischen Pfade ab. Aus diesem Grund wird eine pfadiibergreifende
Topologieanalyse und die Klassifizierung verschiedener Pfadtopologien hinsichtlich ihres
kritischen Zustands eingefiihrt.
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e Der isoliert-kritische Pfad (Pfadtyp 1)

Der in Bild 5.3 dargestellte Pfadtyp 1 ist ein geschwindigkeitskritischer Pfad einer
bestimmten Pipelinestufe. Alle Pfade der vorhergehenden Pipelinestufe, die am sen-
denden Flip Flop des kritischen Pfades ankommen, sind zeitlich unkritisch. Ebenso
sind auch alle Pfade der folgenden Pipelinestufe, die vom empfangenden Flip Flop
des untersuchten Pfades abgehen, unkritisch. Dieser Pfad liegt somit isoliert von
anderen kritischen Pfaden.

Eine variationsbedingte Laufzeiterh6hung des vorangegangenen Pfades hat keine
negative Beeintrichtigung des untersuchten Pfades zur Folge, da das sendende Flip
Flop noch immer im nominellen Bereich und somit ohne zuséatzliche Erhéhung der
Clock-Q Laufzeit ¢cy,—¢ betrieben wird.

Der hier betrachtete Pfad bleibt demnach unbeeinflusst von Laufzeitschwankungen
anderer Pfade und wird daher als unkritischste Pfadtopologie mit Pfadtyp 1 be-
zeichnet.

Der seriell-kritische Pfad (Pfadtyp 2)

Im Gegensatz zum isoliert-kritischen Pfad wird der seriell-kritische Pfad nach drei
Unterklassen unterschieden.

Pfadtyp 2A:

Die in Bild 5.3 gezeigte Pfadtopologie zeigt in der 1. Pipelinestufe einen zeitlich un-
kritischen Pfad, gefolgt von zwei kritischen Pfaden in den folgenden Pipelinestufen
2 und 3. Dieser Pfad wird wie der isoliert-kritische Pfad von keinem anderen Pfad
durch dessen Laufzeitschwankung beeintriachtigt. Im Gegensatz zum Pfadtyp 1 be-
einflusst der hier betrachtete Pfadtyp 2A bei erhohter Laufzeitschwankung jedoch
das Timing des kritischen Pfades in der ndchsten Pipelinestufe. Eine Laufzeiterho-
hung in diesem Pfad ist daher im Vergleich zum Pfadtyp 1 kritischer.
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Bild 5.3: Klassifizierung von Pfadtopologien nach Lage und Umgebung von kritischen
Pfaden.
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Pfadtyp 2B:

In diesem Fall liegt der betrachtete kritische Pfad zwischen einem kritischen Pfad
in der vorangegangenen und einem unkritischen Pfad in der nachfolgenden Pipeli-
nestufe. In dieser Anordnung fithrt eine Laufzeitschwankung in der 1. Pipelinestufe
mit erhhter Wahrscheinlichkeit zu einem fehlerhaften Speichern des Datums. Ent-
weder verursacht die Laufzeiterhohung von Pfad 1 bereits in FF2 einen Fehler, oder
die deutliche Erhéhung der Clock-Q Laufzeit von FF2 fiihrt zum Speichern eines
fehlerhaften Datums in FF3. Die korrekte Ubernahme des Datums in FF3 ist somit
stark abhédngig von der Laufzeit der vorangegangenen Pipelinestufe.

Pfadtyp 2C:

Der dargestellte Pfadtyp zeigt den Mix aus Pfadtyp 2A und 2B. Er wird vom vor-
ausgegangenen kritischen Pfad beeinflusst und beeintréchtigt selbst den ihm folgen-
den kritischen Pfad der néchsten Pipelinestufe. Dieser Pfadtyp wird als kritischste
Struktur des Pfadtyps 2 klassifiziert. Eine weitere Unterscheidung wird beziiglich
der Lage des Pfades in einer Kette von kritischen Pfaden vorgenommen. Liegt der
Pfad z.B. in einer Kette von vier kritischen Pfaden an dritter Stelle, so wird die-
ser als kritischer gegeniiber dem Pfad an zweiter Stelle eingestuft. Der erste Pfad
entspricht der Kategorie 2A, der letzte, vierte Pfad der Kategorie 2B.

e Der 'Loop-interne’ Pfad (Pfadtyp 3)

Die Darstellung in Bild 5.3 zeigt eine aus kritischen Pfaden bestehende Schleife
(Loop), entsprechend einem Ringschluss des Pfadtyps 2C mit einem weiteren kriti-
schen Pfad. Im Falle von variationsbedingten Laufzeiterh6hungen beeinflusst jeder
Pfad das Timing aller anderen Pfade. Es existiert in dieser Schleife kein unkriti-
scher Pfad, der die Timing-Bedingungen entspannt, so dass sténdig ein kritischer
Zustand vorherrscht. Da es nicht sicher ist, jedoch davon ausgegangen werden muss,
dass alle kritischen Pfade der Loop nacheinander schalten, werden diese Pfadanord-
nungen hinsichtlich ihres kritischen Zustands noch weiter unterschieden. Je grofer
die Loop, d.h. je mehr kritische Pfade in verschiedenen Pipelinestufen, desto un-
wahrscheinlicher ist es, dass alle kritischen Pfade der Loop nacheinander schalten.
Deshalb werden kurze Loops als kritischer gegeniiber langen Loops betrachtet, so
dass Pfade deren sendendes und empfangendes Flip Flop identisch sind als kri-
tischste Pfadtopologie klassifiziert werden. Schalten nicht alle Pfade der Loop, so
ergibt sich automatisch eine Pfadtopologie geméafs Pfadtyp 1 und 2. Als kritischstes
Beispiel kann ein Flip Flop gesehen werden, das sowohl sendendes als auch empfan-
gendes Flip Flop des gleichen Pfades ist, wie es bei Finite State Machines (FSM)
vorkommen kann.

Die Anzahl der einzelnen Pfadstrukturen in den kritischen Timing Bereichen hdngt neben
der Schaltungsimplementierung auch von der Mikroarchitektur der jeweiligen Schaltung
ab. Die maximal mogliche Anzahl von kritischen Pfaden in Serie steigt mit der Anzahl
der Pipelinestufen.

Die strukturbedingte Anzahl von ’Pipelined Loops’ nimmt ebenfalls mit der Anzahl an
Pipelinestufen zu [142]. Insbesondere Forwarding-Pfade und die zusétzliche Kontrolllogik
fiir Branch Prediction, das fiir Mikroprozessoren mit tiefen Pipelines erforderlich ist, um
einen Einbruch des Datendurchsatzes aufgrund von zusédtzlichen Pipeline-Stalls zu ver-
hindern, erhdhen die mogliche Anzahl an Pipelined Loops [143, 144].
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Tabelle 5.1: Die mittels Multi-Stage STA identifizierten Pfadtypen des untersuchten
ARMO926 in den oberen 5% des Pfad Timings.
Isoliert-kritisch | Seriell-kritisch | Loop-intern
24.7% 55.9% 19.4%
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Bild 5.4: Einfluss der Pfadtopologie auf die Verteilung von Setup-Zeit Verletzungen bei
Uberlagerung globaler systematischer und lokaler statistischer Laufzeitvariatio-
nen.

Tabelle 5.1 zeigt fiir die oberen 5% des Pfad Timings des ARM926 die Zuordnung aller
kritischer Pfade geméft den oben definierten Pfadtypen. Des Weiteren fiihrt tieferes Pipe-
lining zu grokeren Timing-Beitrdgen der Flip Flop Zellen zum Gesamt-Timing, und die
Bedeutung des Flip Flop Schaltverhaltens bei Laufzeitdnderungen steigt.

Die Existenz von Loop-internen kritischen Pfaden limitiert den Vorteil von Time-Borrowing
Techniken bzw. macht im Extremfall den Einsatz solcher Techniken unmdglich. Ist die
‘geliehene’ Gesamtzeit, die {iber die verschiedenen Pfade der 'Loop’ angesammelt wird,
grofer als die fiir TB zur Verfiigung stehende Zeit am Ausgangs-FF, so findet an diesem
Flip Flop eine Setup-Zeit Verletzung statt, und das gespeicherte Datensignal im FF ist
inkorrekt.

Aus diesem Grund wird in dieser Arbeit eine erweiterte Timing Analyse vorgeschla-
gen (Multi-Stage STA), die mittels selbst entwickelter perl-basierter Add-On Software
durchgefiihrt wird, um die Anwendbarkeit und den zu erwartenden zeitlichen Gewinn von
Time-Borrowing Techniken zu iiberpriifen. Insbesondere die Adaption des Clock Skews
durch programmierbare Laufzeitelemente im Taktverteilungsnetz [139] erfordert die ge-
naue Kenntnis der Pfadtopologien im geschwindigkeitskritischen Bereich, um kiinstlich
erzeugte Setup-Zeit Verletzungen zu verhindern.

Unabhéngig von Time-Borrowing Techniken ist die unterschiedliche Robustheit der Pfad-
topologien gegeniiber Variationen zu sehen.

So bestehen Unterschiede zwischen der Einzelpfadanalyse und der Analyse von Pfadtopo-
logien, wie die Ergebnisse eines an Titan-MC Simulationen geeichten Matlab Modells in
Bild 5.4 zeigen. Hier wird der Vergleich zwischen der Einzelpfad und 'Multi-Stage’ Ana-
lyse von fiinf gleich kritischen Pfaden in Serienschaltung gezeigt. Die Einzelpfadanalyse
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vernachléassigt im Gegensatz zur Analyse der Pfadtopologie die Kopplung der Pfade iiber
die Schaltcharakteristik der Flip Flop Zellen. Bild 5.4 zeigt den Anteil der Schaltungen
ohne Setup-Zeit Verletzung (Survivor Function) bei systematischer, globaler Auslenkung
aus dem nominellen Betriebspunkt (z.B. IR-Drop, Temperatur) und gleichzeitiger Uber-
lagerung von lokalen, statistischen Prozessvariationen, wie im Piktogramm von Bild 5.4
dargestellt ist. Die systematische Auslenkung ist normiert auf die Standardabweichung
der statistischen Laufzeitschwankung eines ARM926 Pfades. Es wird deutlich, dass die
Pfadtopologie die Robustheit der Schaltung beeinflusst, was bei herkdmmlicher Einzel-
pfadanalyse vernachlassigt wird.

Eine weitere, zuséitzliche Bewertung des kritischen Zustands ist iiber die Anzahl an Pfaden
moglich, die auf einen kritischen Pfad folgen. Je mehr kritische Pfade am empfangenden
Flip Flop des untersuchten Pfades starten, desto grofer ist die Wahrscheinlichkeit, dass
einer dieser Pfade schaltet. Gleiches gilt fiir die Anzahl an kritischen Pfaden die am
gleichen empfangenden Flip Flop enden. Je héher deren Anzahl, desto hoher die Wahr-
scheinlichkeit, dass den folgenden Pfaden ein zuséatzlicher Laufzeitbeitrag iibertragen wird.
Dementsprechend werden Registerelemente (Flip Flops, Latches) mit einer grofen Anzahl
von endenden und startenden kritischen Pfaden als besonders kritisch bewertet.

Es ist festzuhalten, dass unabhéngig davon, ob Time-Borrowing Techniken eingesetzt
oder andere Mafnahmen zur Kompensation von Variationseffekten getroffen werden, je-
der Setup-Zeit Verletzung das Durchlaufen der Flip Flop Schaltcharakteristik vorausgeht,
d.h. die Pfadtopologie entscheidet stets iiber die letzten Zeitreserven. Die Klassifizierung
von Pfadtopologien ist daher wichtig, um zum einen den Einsatz von Designtechniken
iiber den Bereich des Flip Flop Schaltverhaltens hinaus auf seine Wirkung priifen zu
kénnen und einen effektiven Einsatz solcher Mafnahmen zu erméglichen, zum anderen
den Einfluss von variationsbedingten Laufzeitschwankungen besser abschéitzen zu kon-
nen. Dadurch unterstiitzt die Klassifizierung von Pfadtopologien eine geeignete Auswahl
von Designtechniken bzw. die bevorzugte Behandlung einzelner Pfadelemente, um eine
bestmogliche Verbesserung der Schaltung hinsichtlich Geschwindigkeit und Robustheit zu
erzielen.

5.2 Definition von topologischen und strukturellen
Bewertungskenngrolen

Die im vorherigen Abschnitt 5.1 durchgefiihrten Untersuchungen basieren auf pfadiiber-
greifenden Strukturen und klassifizieren diese hinsichtlich ihres kritischen Zustands. In
diesem Abschnitt werden pfadbasierte Eigenschaften, d.h. strukturelle Eigenschaften von
Pfaden unabhingig von der Position und Umgebung der jeweiligen Pipelinestufe unter-
sucht.

Das Pfad- bzw. Gatterspektrum zeigt die Verteilung von Pfaden bzw. Logikgattern in
zuvor ausgewahlten, kritischen Timing bzw. Laufzeit Bereichen. Als Logikpfade werden
alle Gatterkombinationen von sendendem zu empfangendem Register bezeichnet, deren
Timing in den ausgewéhlten Timing Bereich fallt.

Da ein Gatter in verschiedenen Pfaden vorkommen kann, wird fiir die Darstellung des
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Gatterspektrums die Gatteranzahl wie folgt bestimmt. Jedes Gatter wird dem jeweils
kritischsten Pfad in dem es vorkommt und somit dessen Pfad-Timing zugeordnet. Dop-
pelzahlungen werden somit vermieden.

Die Untersuchungen eines ARM926 Produktdesigns zeigen, dass pro empfangendem Flip
Flop im Mittel mehrere 100 kritische Pfade enden. Daher ist es fiir die Analyse von Pfad-
und Gatterspektren erforderlich, nicht nur den kritischsten Pfad pro empfangendem Flip
Flop (Standard Analyse) sondern alle Pfade im kritischen Bereich zu berticksichtigen.
Dies fiihrt im Vergleich zu Standard Timing-Reports zu einer um den Faktor 100 erhoh-
ten Datenmenge.

Die schaltungstechnische Bewertung einer Schaltung erfordert daher eine abstrahierte
Darstellung der hohen Schaltungskomplexitdat. Die Verwendung von Gatter- und Pfad-
spektrum hilft bei der Analyse der kritischen Schaltungsteile:

e Das Pfadspektrum ist Indikator fiir die Anzahl kritischer Strukturen und
Signalkombinationen

Ein perfektes 'Path Balancing’ fiihrt zu der aus der Literatur bekannten Timing-
Wall, d.h. eine Anhdufung von Pfaden mit maximaler Pfadlaufzeit. Ein flacher An-
stieg im Pfadspektrum zeigt, dass einzelne Pfade die Geschwindigkeit der gesamten
Schaltung limitieren und somit die kritischsten Strukturen darstellen. Da die Anzahl
der Pfade auch von den Kombinationsmoglichkeiten der einzelnen Gatter abhingt,
reicht das Pfadspektrum alleine nicht als Bewertungsinstrument aus.

e Das Gatterspektrum gibt Auskunft iiber die kritische Hardware einer
Schaltung

Das Gatterspektrum zeigt die Anzahl der Gatter im kritischen Timing Bereich und
somit die Anzahl kritischer Netze. So gibt das Gatterspektrum auch Auskunft {iber
den Einfluss lokal auftretender Umgebungsvariationen.

e Die Kombination aus Gatter- und Pfadspektrum gibt Auskunft iiber die
Verzahnung der Einzelgatter und Pfade

Die gemeinsame Analyse von Gatter- und Pfadspektrum erméglicht es, die Verzah-
nung bzw. Vernetzung der kritischen Hardware in den geschwindigkeitskritischen
Timing Bereichen zu beschreiben und somit den Einfluss von Variationen auf das
Schaltverhalten besser abzuschétzen. Dies ermdglicht die Definition von Robust-
heitskriterien.

Bild 5.5 zeigt das Gatter- und Pfadspektrum der geschwindigkeitskritischen Pfade des
untersuchten ARM926 Mikroprozessors. Am deutlich geringeren Anstieg des Gatterspek-
trums erkennt man, dass viele Pfade topologisch korreliert sind, d.h. dass diese Pfade zum
Teil aus den gleichen Gattern bestehen. Am Kreuzungspunkt von Gatter- und Pfadspek-
trum wird im Mittel jedem neuen Pfad nur ein einziges individuelles Gatter zugeordnet.
Diese Beschaffenheit der Pfadkombinationen wird im néchsten Abschnitt ndher diskutiert.

5.2.1 Topologische Korrelationen in kritischen Pfaden

Wie im Pfadspektrum des ARM926 bereits zu sehen war, bestimmen topologische Kor-
relationen den Verlauf von Gatter- und Pfadspektrum. Je grofer die topologischen Kor-
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Bild 5.5: Gatter- und Pfadspektrum des ARM926 Produktdesigns in 90nm CMOS Tech-

nologie.

relationen, desto enger die Verflechtung der verschiedenen Gatter im kritischen Timing
Bereich. Diese Schaltungseigenschaft blieb bei der Betrachtung des Einflusses von Varia-
tionen bisher unberiicksichtigt.

Bild 5.6 zeigt schematisch die Verflechtung von kombinatorischen Gattern zu verschiede-
nen Pfaden. Die Pfade 2, 3 und 4 sind stark topologisch korreliert, da die Gatter 7, 8, 9
und FF4 Bestandteil aller dieser Pfade sind. Die Laufzeiteigenschaften dieser Gatter sind
somit fiir alle drei Pfade identisch, so dass sich eine variationsbedingte Laufzeitdnderung
dieser Gatter auf alle drei Pfade gleichartig auswirkt. Die Vielzahl an Kombinationsmog-
lichkeiten ist abhdngig vom mittleren Fan-In der Gatter, d.h. der Anzahl an Eingangs-Pins
und dem mittleren Branching am Ausgang, d.h. der Aufspaltung des zu treibenden Net-
zes. Diese Grofen sind von der jeweiligen Schaltung vorgegeben. Zum anderen héngt die
Anzahl an Kombinationen auch von der Pfadldnge ab [99]. Je weniger Gatter zwischen
sendendem und empfangendem Flip Flop liegen, desto geringer ist die Kombinationsmog-
lichkeit. Tieferes Pipelining reduziert daher im Allgemeinen die Kombinationsméglichkei-
ten. Die Anzahl zu berticksichtigender Pfade hiangt jedoch davon ab, wie viele der Pfade
sich im kritischen Bereich befinden. Verschiedene Implementierungsoptionen beeinflussen
somit die topologische Korrelation im kritischen Bereich, so dass fiir jede Implementierung
einer vorgegebenen Schaltung eine eigenstédndige Analyse erforderlich ist.

Zur Bewertung der topologischen Korrelation wird der Topologische Korrelationsfaktor
(TKF) Krop eingefiihrt, der wie folgt definiert wird:

7
ZZ NGatter

=1 7
Ne/p

~7 . (5.1)
D Npfade

HTop(AT) = 1-—

AT bezeichnet dabei das zeitliche Intervall im kritischen Bereich, das aus Z Diskreti-
sierungslevel der Grofe At besteht, beginnend beim kritischsten Pfad. Die Anzahl der
Gatter und Pfade im Diskretisierungsintervall ¢ werden mit nk, .. und nipfade, die mitt-
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Bild 5.6: Schematische Darstellung der topologischen Korrelation von Pfaden durch die
gemeinsame Nutzung von Gattern.

lere Anzahl an Gattern pro Pfad im Diskretisierungsintervall ¢ mit N, /P bezeichnet. Ziel
ist es, Pfad- und Gatterspektrum zu verkniipfen, indem die mittlere Anzahl an Gattern
pro Pfad bestimmt wird. Je geringer diese Anzahl, desto weniger Gatter kdnnen einem
einzigen Pfad zugeordnet werden, was wiederum eine hohe topologische Korrelation ver-
muten lasst. Am Beispiel in Bild 5.6 ist zu sehen, dass fiir kleinere Schaltungen kein
topologischer Korrelationsfaktor benétigt wird. Fiir komplexe Schaltungen mit zehntau-
senden von Gattern, mehreren hunderttausenden Pfaden und mehreren Pipelinestufen ist
jedoch eine abstrakte Darstellung erforderlich, um die schaltungstechnische Komplexitét
zu beschreiben.

In zahlreichen Publikationen wird der Begriff des unkorrelierten kritischen Pfades verwen-
det, um die Auswirkungen von Variationen auf synchrone Digitalschaltungen abzuschét-
zen. Die Verwendung der Anzahl an unkorrelierten Pfaden basiert auf der in [145, 146|
beschriebenen Methodik zur Bestimmung des Einflusses von normalverteilten D2D und
WID Laufzeitschwankungen auf die maximale Taktfrequenz einer Digitalschaltung. Bild
5.7a illustriert anhand der zugehorigen diskreten Pfad- und Gatterverteilung die fiir diese
Methode getroffenen Annahmen.

Die Fokussierung auf die top-kritischen Pfade gleicher, maximaler Laufzeit vernachléssigt
den signifikanten Einfluss subkritischer Pfade innerhalb der n-fachen Standardabweichung
der Pfadlaufzeit. Bild 5.7b zeigt schematisch die Erweiterung dieses Ansatzes mit entspre-
chendem Pfad- und Gatterspektrum unter Annahme einer ansteigenden Pfadanzahl. Die
Gatteranzahl liegt in diesem Fall stets iiber der Pfadanzahl, da mit jedem neuen Pfad
zusétzliche Gatter im kritischen Timing Bereich liegen. In realen Schaltungen zeigen sich
jedoch hohe topologische Korrelationen, wie in Tabelle 5.2 beispielhaft fiir ein ARM926
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a) b)
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Bild 5.7: Schematische Darstellung der in [145, 146] getroffenen Annahmen und die mog-
liche Erweiterung dieses Ansatzes.

Tabelle 5.2: Topologischer Korrelationsfaktor in den geschwindigkeitskritischen Pfaden
des untersuchten ARM926 Produktdesigns.

’ Zeitliches Intervall AT \ Obere 3% \ Obere 5% \ Obere 7% ‘
TKF 88% 96% 98%
Anzahl unabhéngiger Pfade 8 31 80
Gesamtanzahl an Pfaden 182 4612 47906

Produktdesign in 90nm CMOS gezeigt wird. Fiir die Analyse des Einflusses topologischer
Korrelationen wird das Pfadspektrum, d.h. die Verteilung sub-kritischer Pfade vorerst
vernachléssigt.

Das mit abnehmender Laufzeit zunehmende Verhéltnis aus Gesamtpfadanzahl und der
Anzahl unabhéngiger, unkorrelierter Pfade zeigt, dass einzelne Gatter von einer Vielzahl
von Pfaden genutzt werden, so dass sich grofse topologische Korrelationsfaktoren ergeben.
Eine Modellierung der Schaltung nach [145, 146] fithrt demnach zur Vernachlissigung
von wesentlichen strukturellen Eigenschaften der Schaltung. Welche Auswirkung die Ver-
nachléssigung der topologischen Korrelation auf die Laufzeit hat, zeigt Bild 5.8(b) fiir die
Untersuchung der in Bild 5.8(a) gezeigten Testschaltung.

Die Anordnung aus NAND2, NOR2 und Multiplexern wurde so konzipiert, dass die Lauf-
zeiten der einzelnen Pfade auf wenige Pikosekunden iibereinstimmen. Somit kann der
Einfluss von topologischen Korrelationen im Vergleich zu unkorrelierten Pfaden auf die
Verteilung der Pfadlaufzeit analysiert werden. In diesem Szenario existieren im Gegensatz
zu realen Schaltungen keine sub-kritischen Pfade, so dass das Ergebnis nur den Unter-
schied beider Methodiken zeigt. Die Testschaltung wird so konzipiert, dass der topologi-
sche Korrelationsfaktor annédhernd dem des ARM926 fiir die oberen 3% der Pfadlaufzeit
entspricht.

Bild 5.8(b) zeigt die simulierte Verteilung der maximalen Pfadlaufzeiten bei lokalen sta-
tistischen Schwankungen der Transistorparameter. Nimmt man wie in [145, 146] an, dass
alle 13 Pfade der Testschaltung unkorreliert sind, so ergibt sich die in Blau dargestellte
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Pfad 1: 1-2-3-4-5-6-7-8-9-10-11 Pfad 8: 12-13-14-15-16-17-18-8-9-10-22

Pfad 2: 1-2-3-4-5-6-7-8-9-10-22 Pfad 9: 12-2-3-4-5-6-7-8-9-10-11 22

Pfad 3: 1-2-3-4-16-17-18-19-20-21-22 Pfad 10: 12-2-3-4-5-6-7-8-9-10-22 - = l—i —84.6%
Pfad 4: 1-2-3-4-16-17-18-8-9-10-11 Pfad 11: 12-2-3-4-16-17-18-19-20-21-22 Top 13 '
Pfad 5: 1-2-3-4-16-17-18-8-9-10-22 Pfad 12: 12-2-3-4-16-17-18-8-9-10-11

Pfad 6: 12-13-14-15-16-17-18-19-20-21-22 Pfad 13: 12-2-3-4-16-17-18-8-9-10-22
Pfad 7: 12-13-14-15-16-17-18-8-9-10-11

(a) Testschaltung aus NAND2, NOR2 und MUX2 Gattern mit 2 unkorrelierten und 13 korrelierten Pfaden
100%

-_— Einzeipfad
90% | — Annahme: 13 unkorrelierte Einzelpfade
—  Berlicksichtigung der top. Korrelationen
80%
70%
60%
50%
40%
30% }

20%

Akkumulierte Verteilung der
maximalen Pfadlaufzeit

10%

0%
0.94 0.96 0.98 1.00 1.02 1.04 1.06
Normierte Pfadlaufzeit tps.q

(b) Ergebnisse der Monte-Carlo Simulationen in 65nm CMOS (Vpp = VEE", T=27°C).
Bild 5.8: Untersuchung des Einflusses topologischer Korrelationen auf die statistische

Laufzeitschwankung unter der Annahme zeitlich gleich langer kritischer Pfade
und der Vernachlassigung sub-kritischer Pfade.
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Bild 5.9: Ergebnisse eines erweiterten Matlab Modells zur Analyse des Einflusses der ab-
soluten Anzahl unkorrelierter und topologisch korrelierter Pfade auf die akku-

mulierte Verteilung der maximalen Pfadlaufzeit.

Verteilung. Da die Pfade jedoch topologisch miteinander korreliert sind, entspricht die
fiir diesen Fall notwendige Testschaltung 13 Pfaden mit jeweils 11 Gattern, so dass die
Gesamtgatteranzahl 143 betragt. Beriicksichtigt man die topologischen Korrelationen der
Pfade wie sie in Bild 5.8(a) gezeigt sind, so ergibt sich fiir die Verteilung der maximalen
Pfadlaufzeit die rote Kurve. Zum Vergleich ist ebenfalls die Laufzeitverteilung eines Ein-
zelpfades gezeigt.
Die Anzahl der Pfade wird nun erhoht, indem die Testschaltung als Instanz mehrfach
verwendet wird. Hierzu werden die simulierten statistischen Schwankungen der Gatter-
laufzeiten auf ein Matlab Modell der Testschaltung iibertragen. Somit ist es moglich, die
nicht-gaufssche und analytisch nicht beschreibbare Laufzeitverteilung der Testschaltung
bei Verwendung mehrerer Instanzen und der Nachbildung des Pfadspektrums zu beriick-
sichtigen. In Bild 5.9 sind die Ergebnisse einer Matlab Simulation zu sehen. Das Matlab
Modell erméglicht die Parametrisierung der Instanzanzahl und errechnet die Verteilung
der maximalen Pfadlaufzeiten. Dieses Modell liefert leicht optimistische Ergebnisse, da die
einzelnen Instanzen keine Querverbindungen enthalten. In Realitat wiren einzelne Gatter
verschiedener Instanzen miteinander verbunden und fithrten zu einer erhéhten Pfadan-
zahl.
Es zeigt sich, dass sich der Unterschied zwischen Beriicksichtigung der topologischen Kor-
relation und der Annahme unkorrelierter Pfade weiter verringert und fiir eine Anzahl von
grofer als 100 Modulen (d.h. 1300 Pfaden) nahezu verschwindet. Somit hat die topologi-
sche Korrelation auf den ersten Blick bei Beriicksichtigung statistischer Prozessvariationen
keinen Einfluss auf die Verteilung der Pfadlaufzeiten.
Es ist jedoch zu beachten, dass bei Beriicksichtigung der topologischen Korrelation im
Vergleich zur Annahme unkorrelierter Pfade bereits 14% der Gatteranzahl ausreicht, um
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fiir den 90% Punkt der akkumulierten Verteilung der maximalen Laufzeit die annahernd
gleiche Laufzeit zu erhalten. Das heifit eine deutlich geringere Anzahl von Gattern ist
aufgrund ihrer Kopplung untereinander hinsichtlich lokaler Variationen gleich unrobust
wie eine Schaltung, die aus einer Vielzahl von Gattern besteht. Dieser Aspekt ist insbe-
sondere fiir die Bewertung weiterer Variationsquellen wie z.B. lokalem IR-Drop, Crosstalk
etc. wichtig.

Ein weiterer Unterschied in den Ergebnissen zeigt sich bei der Berticksichtigung des Pfad-
spektrums. Im Folgenden wird geméfs Bild 5.7b das Pfadspektrum mithilfe von Mehrfach-
Instanzen der in Bild 5.8(a) gezeigten Testschaltungen durch Skalierung der Pfadlaufzeiten
nachgebildet, um die Auswirkungen des Pfadspektrums auf die Wahrscheinlichkeitsver-
teilung der Pfadlaufzeiten generisch zu untersuchen.

In Bild 5.10 sind verschiedene Wahrscheinlichkeitsverteilungen der maximalen Pfadlauf-
zeit unter Beriicksichtigung von lokalen statistischen Prozessvariationen gezeigt. Der Ver-
gleich von Mehrfach-Instanz A (117 Pfade) mit den beiden anderen Mehrfach-Instanzen
B&C (je 793 Pfade) zeigt, dass die Vernachlissigung des Pfadspektrums grofse Unterschie-
de in der Verteilung der maximalen Pfadlaufzeit hervorruft. Selbst bei gleicher Pfadanzahl
zeigen sich deutliche Unterschiede je nach zeitlicher Anordnung der Pfade im Spektrum
(Mehrfach-Instanzen B&C). Verwendet man die Methodik unkorrelierter kritischer Pfade,
indem alle Pfade im gezeigten Pfadspektrum als unkorreliert und mit maximaler nominel-
ler Laufzeit betrachtet werden, so ist zur genaueren Nachbildung durch Beriicksichtigung
von topologischen Korrelationen und unterschiedlichen nominellen Pfadlaufzeiten ein nicht
zu vernachlassigender Unterschied zu erkennen. Weitere topologische Korrelationen, die
zwischen den einzelnen Pfaden sowohl gleicher als auch unterschiedlicher nomineller Lauf-
zeit bestehen konnen, werden in diesem Beispiel nicht berticksichtigt. Die durch zusétzliche
Querverbindungen der einzelnen Instanzen zu erwartende deutlich erhchte Pfadlaufzeit
wiirde zu weiter zunehmenden Unterschied der Wahrscheinlichkeitsverteilungen fiihren.
Die Darstellung der Verteilungen im Wahrscheinlichkeits-Plot ldsst den nicht-gaufsschen
Charakter der Verteilungen erkennen. Da das Maximum zweier normalverteilter Grofen
nicht normalverteilt ist, treten insbesondere bei Beriicksichtigung vieler teilkorrelierter
Pfade Verschiebungen und Verformungen der urspriinglichen Gaufsverteilung auf, und
eine analytische Darstellung der Wahrscheinlichkeitsverteilung der maximalen Pfadlauf-
zeit ist nicht mehr moglich [147]. Selbst numerische Losungen stofen aufgrund der hohen
Schaltungskomplexitét moderner integrierter Schaltungen und der Korrelationen zwischen
verschiedenen Pfaden an die Grenzen der Durchfiihrbarkeit [133].

Auch wenn in diesen Beispielen die absoluten Unterschiede zwischen den einzelnen An-
sitzen aufgrund geringer statistischer Laufzeitschwankungen klein sind (< 10 ginzeipfad),
ist bei Berticksichtigung lokaler Umgebungsvariationen wie z.B. lokalem IR-Drop und
Crosstalkeffekten ein deutlich erhohter Wert zu erwarten. Diese Untersuchungen zeigen,
dass ein hoher topologischer Korrelationsfaktor demnach als Indikator fiir einen starken
Einfluss lokaler Variationseffekte auf das Laufzeitverhalten der Gesamtschaltung zu sehen
ist.

Bild 5.11 veranschaulicht den erhohten Einfluss von lokalen Variationen bei topologischer
Korrelation im Vergleich zu unkorrelierten Strukturen. Im vorliegenden Fall werden zwei
Szenarien betrachtet, die eine gleiche Gesamtgatteranzahl aufweisen. So wirkt sich im
Falle topologischer Korrelationen eine lokale Laufzeitschwankung auf alle Pfade aus, die
die markierten Zellen beinhalten. Damit ist die Wahrscheinlichkeit hoher, dass einer der
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Bild 5.10: Wahrscheinlichkeitsverteilung der maximalen Pfadlaufzeit fiir die Nachbildung
verschiedener Pfadspektren und Vergleich mit der Methodik unkorrelierter Pfa-
de mit maximaler nomineller Laufzeit.
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Topologisch unkorreliert

Bild 5.11: Einfluss lokaler Laufzeitschwankungen bei topologisch korrelierten und unkor-
relierten Pfaden.

kritischen Pfade sensibilisiert wird und sich die lokale Laufzeitschwankung somit auf das
Schaltverhalten der Gesamtschaltung auswirken kann.

Im folgenden Abschnitt werden auf Basis der gewonnen Erkenntnisse Robustheitsdefi-
nitionen vorgeschlagen, die auf der Kombination von Gatter- und Pfadspektren sowie
topologischer Korrelationen beruhen.

5.2.2 Struktur- und topologieabhdngige Bewertung der
Schaltungssensitivitat

Prozess- und Umgebungsvariationen fiihren dazu, dass sich das Schaltverhalten der ein-
zelnen produzierten Schaltungen voneinander unterscheidet. Die Bestimmung, wie grof
der Unterschied zwischen den einzelnen Schaltungen sein darf, ohne dass die Funktiona-
litdt der Schaltung leidet, ist Ziel eines Robustheitsmafes. In der Praxis ist die exakte
Bestimmung dieses Unterschieds nahezu unmoglich. So ist z.B. die im vorherigen Ab-
schnitt diskutierte Verteilung der maximalen Pfadlaufzeit einer Schaltung nur bedingt
als Mafs fiir die Robustheit einer Schaltung anwendbar. Viele nicht modellierbare sys-
tematische und pseudo-statistische Variationen machen die Bestimmung der maximalen
Pfadlaufzeiten nahezu unmdéglich. Da die letztendliche Laufzeitverteilung der Schaltung
nicht bestimmt werden kann, ist es notwendig andere Bewertungskriterien zur qualita-
tiven und quantitativen Bewertung von Robustheit zu definieren. Dabei ist es sinnvoll
eine Metrik einzufiihren, die alle auftretenden WID Prozess- und Umgebungsvariationen
beriicksichtigt.

Im Folgenden werden zwei topologie- und strukturbasierte Definitionen fiir das Maf der
Schaltungssensitivitéit gegeniiber Variationen vorgeschlagen und diskutiert. Je sensitiver
eine Schaltung, desto geringer ist deren Robustheit gegeniiber Variationen und Alterungs-
effekten.

Um die Sensitivitdt einer Schaltung in Abhéngigkeit der Schaltungsstruktur und -topologie
zu bestimmen ist es notwendig zwischen lokalen und globalen Schwankungsgrofen zu un-
terscheiden. In vielen low-power Schaltungen wird die Versorgungsspannung an die globale
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Prozessschwankung angepasst, um bei schnellen Schaltungen die dynamischen Verluste zu
verringern (Process Voltage Scaling PVS). Dadurch laufen alle Schaltungen - unabhéngig
von der maximal mdéglichen Taktfrequenz - bei gleicher Taktfrequenz und sind hinsicht-
lich weiterer WID Prozess- und on-chip Umgebungsvariationen nahezu gleich verwundbar
bzw. kritisch. Deshalb werden im Folgenden fiir die Bewertung der Schaltungsrobustheit
globale Variationen ausgeschlossen.

Der Anteil der geschwindigkeitskritischen Pfade wird iiber die maximal zu erwartende
Auslenkung der Laufzeit aus dem nominellen Fall bestimmt. Der geschwindigkeitskriti-
sche Bereich erstreckt sich daher von der Laufzeit des zeitlich langsten Pfades ¢p77, bis
zur unteren Timing Grenze Uhfad — ATy ... Mit ATy, wird die zu betrachtende Spanne

der moglichen Laufzeitvariation bezeichnet.

In der Literatur werden bei der Analyse des Einflusses von Variationen auf die Lauf-
zeit einer Schaltung schaltungsspezifische strukturelle und mikroarchitektonische Eigen-
schaften meist vernachlassigt. In einzelnen Féllen werden kritische Pfade modelliert und
Pfadspektren gezeigt, die Eigenschaften von Pfad- und Gatterspektrum werden jedoch
vernachlassigt. Auch das Pfadspektrum bzw. die Anzahl kritischer Pfade alleine reicht
zur Analyse nicht aus, da die in Abschnitt 5.2.1 diskutierte topologische Korrelation dazu
fithrt, dass die Anzahl an kritischen Pfaden je nach topologischer Korrelation stark vari-
ieren kann. Des Weiteren ist die Bestimmung der Gesamtpfadanzahl einer Schaltung nur
mit unverhdltnisméfig hohem Aufwand méoglich (15GB fiir die oberen 10% des Timing
Bereichs), so dass eine Normierung der Bewertungsgrofe und somit ein Vergleich z.B.
verschiedener Synthesen einer Schaltung kaum moglich ist.

Aus diesem Grund basiert die folgende Definition der Schaltungssensitivitiat auf der Ver-
teilung der Gatter im kritischen Bereich (kritische Hardware). Dabei werden die Gatter,
wie im vorherigen Abschnitt beschrieben, den jeweiligen Timing Bereichen zugeordnet.
Die Gatteranzahl einer Schaltung ist bekannt und kann daher als Normierung verwendet
werden. Unabhéngig von der jeweiligen Variationsquelle gilt unter der Annahme einer
konstanten topologischen Korrelation, je geringer die Anzahl der im kritischen Bereich
liegenden Gatter, desto geringer die Wahrscheinlichkeit, dass lokal wirkende Variationen
die kritische Hardware beeinflussen und somit die Schaltungsfunktionalitiat storen. Dies
gilt sowohl fiir Prozessvariationen, wie z.B. den WID Trend als auch fiir Umgebungsva-
riationen wie lokalen IR-Drop und Crosstalk.

Eine erste Abschatzung der Schaltungssensitivitdt s; kann somit {iber die Bestimmung
der kritischen Hardware erfolgen [122]:

Z

! > " ncaer (i) (5.2)

N,
Gatter i—1

S1

Z bezeichnet die Anzahl der Zeitintervalle At; innerhalb des kritischen Timing Bereichs
ATy = Z - At; und Nggger die Gesamtanzahl der Gatter einer Schaltung. Je mehr
Zellen sich im kritischen Bereich befinden, desto unrobuster das Schaltungsdesign. Diese
Definition der Schaltungssensitivitat ermoglicht erstmals eine quantitative Bewertung der
Schaltungsrobustheit und erdffnet die Moglichkeit zwischen Geschwindigkeitsmarge und
Robustheit zu unterscheiden [122].

Bild 5.12 veranschaulicht den Vergleich der Schaltungssensitivitéat z.B. vor bzw. nach dem
Einsatz von préaventiven Designtechniken zur Implementierung einer zeitlichen Sicherheits-
marge. Die Pfadverteilung und die akkumulierte Gatterverteilung der Schaltung sind vor
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Bild 5.12: Veranschaulichte Definition der Schaltungssensitivitét.

(A) und nach Ergreifen der Mafnahme (B) gezeigt.

Als Beispiel fiir den Einfluss der kritischen Hardware auf den Einfluss von Variationen
auf die Robustheit einer Schaltung dient die Wahrscheinlichkeitsverteilung der maxima-
len Pfadlaufzeit von Mehrfach-Instanz A&B in Bild 5.10. Der Sensitivitatsfaktor nach
Gleichung 5.2 ist fiir Mehrfach-Instanz B demnach um den Faktor 6.8 hoher als fiir
Mehrfach-Instanz B. Da der Sensitivitatsfaktor auf Gatterebene definiert wird, ist dessen
Anwendung nicht auf statistische Prozessvariationen beschrankt sondern deckt alle loka-
len Laufzeitschwankungen ab. Eine hohe Schaltungssensitivitit s; ist daher Indikator fiir
einen starken Einfluss von WID Prozess- und Umgebungsvariationen auf die Robustheit
einer Schaltung.

Bei dieser Definition der Schaltungssensitivitiat werden alle Gatter im kritischen Bereich
gleich gewichtet, so dass die Verdnderungen im Gatterspektrum direkt am Sensitivitéts-
faktor abzulesen sind. Um die Anordnung der jeweiligen Zellen im kritischen Bereich
besser zu beriicksichtigen wird fiir eine zweite Definition der Schaltungssensitivitdt eine
Gewichtungsfunktion der jeweiligen Timing Bereiche vorgeschlagen. Mit zunehmendem
zeitlichem Abstand zum kritischsten Pfad nimmt der Einfluss der einzelnen Zellen (siehe
Bild 5.10) und somit auch der Gewichtungsfaktor der Zellen im jeweiligen Timing Be-
reich ab. Als Gewichtungsfunktion wird eine modifizierte Tangens Hyperbolicus Funktion
verwendet:

ATkrit

w(i) = 0.5 - tanh ( (=i At) 4+ 2.65) +0.5 (5.3)
Diese Funktion stellt sicher, dass der Gewichtungsfaktor w(i) aller Zellen im kritischsten
Pfad bei 0.995 und der aller Zellen am Ende des kritischen Bereiches ATy,;; bei 0.005
liegt. w(i) bezeichnet dabei den Gewichtungsfaktor aller im zeitlichen Intervall i liegenden
Gatter. Bild 5.13 zeigt die Gewichtungsfaktoren fiir einen Bereich von AT},.;; = 0.1.

Zum Vergleich ist eine normierte (einseitige) Gaukverteilung gezeigt (u = 1,0 = 1/30),
wie sie im Schaltungsentwurf als Verteilung von Gatter- und Pfadlaufzeiten verwendet
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Bild 5.13: Darstellung des Gewichtungsfaktors fiir einen kritischen Timingbereich von

10%.

wird. Im Vergleich zur Gaufverteilung werden die Zellen mit geringem und mittlerem
Abstand stérker gewichtet. Da Umgebungsvariationen den grofiten Einfluss auf die Lauf-
zeitschwankungen haben, konnen selbst einzelne Ereignisse zu grofferen Laufzeitspriingen
fiihren, ohne dass dafiir mehrere Variationen positiv korreliert sein miissen. Fiir weite
Absténde zum kritischsten Pfad ist eine Kombination mehrerer Ereignisse bzw. Effekte
notwendig, um geschwindigkeitskritisch zu sein. Deshalb werden die Zellen mit kurzem
und mittlerem Abstand stirker gewichtet, da fiir die Uberbriickung dieses Abstandes nicht
zwangslaufig mehrere Variationseffekte gleichzeitig auftreten miissen.

Die Wahl des Gewichtungsfaktors basiert daher auf den im Kapitel 3 und 4 gewonnen Er-
kenntnissen zur Grofenordnung der einzelnen Variationen und ist somit ein empirischer,
heuristischer Ansatz um die Position der kritischen Hardware im Gatterspektrum zu be-
riicksichtigen. Die Gewichtung erfolgt anhand des Abstandes zum kritischsten aller Pfade.
Im Fall des ARMO926 ist es auch moglich den prinzipiellen Verlauf des Gewichtungsfak-
tors aus Einfachheitsgriinden z.B. wie in Bild 5.13 gezeigt durch eine Piece-Wise Linear
Approximation nachzubilden. Wichtig dabei ist jedoch, die Grofenordnung der einzelnen
WID Laufzeitschwankungen bei der Wahl des Gewichtungsfaktors zu beriicksichtigen.
Existiert z.B. eine dominante Laufzeitschwankung mit z.B. 75% Anteil an der Gesamt-
laufzeitschwankung, so ist es ratsam, den Gewichtungsfaktor anzupassen, z.B. durch die
Verschiebung der vorgeschlagenen Gewichtungsfunktion in Richtung kleinerer normierter
Pfadlaufzeiten.

Die Optimierung der Verlustleistung z.B. durch Mixed-V; Design, ist fiir energiearme
CMOS Digitalschalschaltungen essentiell und fiihrt zur Verlangsamung der sub-kritischen
Pfade und somit zu einer erhéhten Anzahl von top-kritischen Pfaden. Im Pfadspektrum
ist dies am Aufbau einer Timing-Wall zu erkennen. Eine ideale Timing-Wall existiert,
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wenn sich alle Pfade durch das gleiche Pfad-Timing auszeichnen. Ein Gewichtungsfaktor
fiir das Gatterspektrum wére in diesem Fall nicht notwendig. Fiir komplexe Semi-Custom
Schaltungen wie z.B. eingebetteten Mikroprozessoren wird eine ideale Timing-Wall jedoch
nicht erreicht. Ausgeglichene Laufzeiten der Logikpfade werden nur durch Verlangsamung
und Beschleunigung der Gatterlaufzeiten erzielt. Eine Verlangsamung der Pfade ist nur be-
dingt moglich, da neben den Gatterlaufzeiten auch Designkriterien wie z.B. die minimale
Steilheit der Signalflanken betroffen sind, was eine beliebige Reduzierung des Treiber-Last
Verhiéltnisses und somit die Balancierung der Laufzeiten verhindert. Aus diesem Grund
wird in der Realitédt ein Pfadspektrum generiert, das sich stets von einer idealen Timing-
Wall unterscheidet. Aus diesem Grund ist es wichtig und sinvoll, eine Gewichtung der
Gatter je nach ihrer Position im Gatterspektrum vorzunehmen.

Kombiniert man alle strukturellen Eigenschaften zur Bestimmung der Schaltungssensi-
tivitat so ergibt sich folgender Zusammenhang:

1 Z

NGatter i—

(¢ + Krop(At - 1)) - (i) - nGater (1) (5.4)

S2

Die Konstante ¢ wird bei der Analyse einer Schaltung so gewéhlt, dass eine angemesse-
ne Gewichtung der topologischen Korrelation erfolgt. Fiir die Untersuchungen in Kapitel
6 wurde c¢=2 gewdhlt, da der Beitrag aller umittelbar lokal auftretenden Variationen
(stat. Prozessschwankung, Crosstalk) zur Timing Unsicherheit des ARM926 mittels Mi-
kroprozessormodell auf 37% bestimmt wurde. Bei einer idealen topologischen Korrelation
Krop = 1 erfolgt fiir ¢ = 2 eine Gewichtung der lokalen Effekte mit 0.33.

Da die hohe Komplexitét der Schaltung auf topologischen und strukturellen Eigenschaften
beruht, basieren die hier vorgeschlagenen Definitionen der Schaltungsrobustheit genau auf
diesen Aspekten. Durch die Beschreibung struktureller und topologischer Eigenschaften
ist es moglich, die Komplexitit der Schaltung auf vereinfachte Art und Weise phédnome-
nologisch zu beschreiben. Eine Erweiterung der bisherigen Definitionen von Schaltungsro-
bustheit ist durch die Hinzunahme weiterer struktureller und topologischer Kenngrofsen,
wie z.B. die Lage des Splitting Points im Taktbaum, Transistorgrofe, Gattertopologie etc.
moglich und sinnvoll.

Ziel dieser Definitionen ist es, robustheitsbeeinflussende Eigenschaften der Schaltungs-
struktur und -topologie geeignet zu gewichten, um somit unabhéngig von der jeweiligen
Variationsquelle ein Mafs fiir die Verwundbarkeit der Schaltung bestimmen zu kénnen.

Die Definition der Schaltungssensitivitit ermdglicht es erstmals, zwischen zeitlichen Si-
cherheitsmargen einer Schaltung und Robustheitsaspekten zu unterscheiden. Hintergrund
dieses Vergleichs ist die Tatsache, dass im Schaltungsentwurf oftmals zeitliche Sicherheits-
margen abgebaut werden um die maximale Taktfrequenz zu erhéhen bzw. abzusenken. Ei-
ne Analyse der Schaltungsrobustheit vor und nach dem Abbau der Sicherheitsmarge wird
durch die Definition der Schaltungssensitivitdat moglich. Kompensationstechniken, wie sie
in Kapitel 6 diskutiert werden, konnen somit hinsichtlich ihres Einflusses auf die Schal-
tungssensitivitat bewertet und somit verglichen werden. Zusétzlich zu den traditionellen
Kenngrofen Leistungsaufnahme, Flachenbedarf und Geschwindigkeit fiir die Bewertung
von Kosten und Nutzen verschiedener Mafsnahmen eréffnet die Kenngrofse des Schaltungs-
sensitivitatsfaktors neue Entscheidungsgrundlagen beim Schaltungsentwurf.

Ein weiterer Vorteil der in diesem Kapitel definierten strukturellen Kenngréfien ist die
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einfache Einbindung als Optimierungsgrofe in die Schaltungssynthese, wozu z.B. die Ver-
wendung von SSTA nicht geeignet ist [129, 125]. Da alle Kenngrofen auf Standard Design-
Flow Daten beruhen, ist die Integration in den Design-Flow durch geeignete add-on Soft-
ware problemlos moglich.

Die Schaltungssensitivitdat dient als Kriterium fiir die Robustheit einer Schaltung. Der
Zusammenhang zwischen Schaltungssensitivitdt und der Verteilung der maximalen Pfad-
laufzeiten kann aufgrund der Komplexitdt moderner Schaltungen und der in der Praxis
nicht-modellierbaren Einflussgrofen nicht evaluiert werden. Dieser Ansatz zur Bewertung
der Schaltungsrobustheit muss demnach als heuristische Methode zum Umgang mit Varia-
tionen in komplexen Schaltungen auf Basis erstmals definierter struktureller und topologi-
scher Kenngrofien gesehen werden. Die Anwendbarkeit der Bewertungsgrofen beschrankt
sich nicht auf Mikroprozessoren sondern ist fiir alle Digitalschaltungen moglich.
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6 Schaltungstechnische Ansatze zur
Kompensation von
Laufzeitschwankungen

In diesem Kapitel werden Designtechniken diskutiert, die zur Kompensation von variati-
onsbedingten Laufzeitschwankungen dienen. Dabei wird zwischem aktiver und inhérenter
Kompensation unterschieden. Mit aktiver Kompensation wird die Detektion von zu kom-
pensierenden Laufzeitschwankungen und die entsprechende Anpassung z.B. der Betriebs-
parameter bezeichnet. Inhdrente Kompensation ist die eigenstindige Kompensation des
Systems bzw. der Schaltung z.B. durch bestehende zeitliche Sicherheitsmargen oder durch
den Betrieb in insensitiven Bereichen. Man unterscheidet dabei zwischen verschiedenen
schaltungstechnischen Kompensationstechniken (Bild 6.1):

e Adaption nach der Herstellung (Post-Fabrikation)

Derartige Gegenmafnahmen basieren auf der Bestimmung des Chip-Zustands nach
der Herstellung und der anschliefenden Adaption von Betriebsparametern zur Si-
cherung der spezifizierten Kenngrofen, wie z.B. Taktfrequenz, Leckstrom etc.. Die
jeweiligen Kenngrofen werden durch Testldufe vor der Auslieferung oder regelméfsige
Uberwachung (Monitoring) durch on-chip Teststrukturen wihrend des Betriebs be-
stimmt. Es lassen sich sowohl statische (Process Voltage Scaling PVS, De-/Skewing
im Taktbaum) als auch dynamische Adaptionsmafsnahmen (Adaptive Voltage Sca-
ling AVS) ableiten.

e Priaventive Techniken

Préventive Techniken werden wiahrend des Schaltungsentwurfs vorgenommen. Die
Implementierung von zeitlichen Sicherheitsmargen wihrend des Schaltungsentwurfs
kann sowohl global als auch lokal erfolgen. Eine Moglichkeit ist, die Laufzeitsensitivi-
tat gegenliber PVT Variationen und somit auch die Breite der Laufzeitschwankung
zu reduzieren. Kine weitere Option liegt in der Verringerung der Laufzeit und dem
damit verbundenen Geschwindigkeitsgewinn bzw. der Reduzierung der variations-
bedingten, absoluten Laufzeitschwankungen.

Ein anderer Ansatz ist die Implementierung von Time-Borrowing (TB) Mafnah-
men [134], z.B. durch den Einsatz von gepulsten Flip Flops (P-FF) bzw. gepulsten
Latches (P-L). Neben der durch Time-Borrowing integrierten zeitlichen Elastizitét
fiihrt die verkiirzte Setup-Zeit von P-FFs und P-Ls zu verringerten Pfadlaufzeiten
und somit auch zu zeitlichen Sicherheits-Margen.

e Fehlerdetektion und -korrektur

Im Gegensatz zu den o.g. Mafnahmen, die der Vermeidung von Fehlern dienen,
basiert dieser Ansatz auf der Fehlerdetektion. Durch die Uberwachung der kritischen
Schaltungsteile und die einhergehende Detektion eines Fehlers kann der funktionale
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Bild 6.1: Klassifizierung verschiedener Techniken zur Kompensation von Laufzeitvariatio-
nen.

Ausfallpunkt der Schaltung bestimmt werden. Aus der verdnderten Fehlerrate nach
Adaption der Betriebsparameter lésst sich die Grofenordnung der Anpassung z.B.
von Vpp bestimmen.

Der Einfluss dieser Mafnahmen auf die Transistor- und Zelltopologie, Synthese und Mi-
kroarchitektur ist je nach Ansatz stark unterschiedlich. Bild 6.2 zeigt eine Ubersicht iiber
die Anforderungen bzw. Voraussetzungen bei Implementierung der Mafsnahmen.

6.1 Globale Post-Fabrikation Adaptionstechniken

In diesem Abschnitt wird der Umgang mit globalen Schwankungen bzw. deren Kompen-
sation diskutiert. Global wirkende Variationen konnen als Offset zwischen verschiedenen
Dies betrachtet werden. Alle Elemente eines Dies sind von globalen Schwankungen in
gleicher Weise betroffen [40, 47|, so dass es keinen signifikanten schaltungsspezifischen
Einfluss der strukturellen und topologischen Eigenschaften einer Schaltung auf das Ver-
halten gegeniiber solchen Variationen gibt.

6.1.1 Process und Adaptive Voltage Scaling

Der gegensitzliche Anspruch, immer héhere Taktfrequenzen und Datenraten bei gleich-
zeitig sinkender Energieaufnahme zu ermoglichen, fithrte zur Implementierung von Dyna-
mic Voltage Scaling (DVS) in low-power Digitalschaltungen. Die Absenkung der Versor-
gungsspannung fiir Anwendungen mit geringeren Geschwindigkeitsanforderungen erméog-
licht dabei die deutliche Reduzierung der dynamischen Verlustleistung [148]. Insbesondere
fiir Technologien vor dem 130nm CMOS Knoten war das Potential zur Energieersparnis
aufgrund der vergleichsweise geringen Laufzeitsensitivitdt gegentiber verdnderten Versor-
gungsspannungen hoch.

Die nahezu standardméfige Implementierung von DVS [149] in modernen low-power
Schaltungen erdffnet die Moglichkeit variationsbedingte Laufzeitschwankungen durch die
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Bild 6.2: Aufwand zur Implementierung verschiedener Kompensationstechniken.
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6 Schaltungstechnische Ansétze zur Kompensation von Laufzeitschwankungen

Adaption der Versorgungsspannung zu kompensieren, ohne dabei erhebliche Zusatzkosten
hinsichtlich der zusétzlich benotigten Hardware zu verursachen.

Um den Einfluss von Process und Adaptive Voltage Scaling auf die Energicaufnahme Fy;
und die Laufzeit t; abzuschétzen, konnen folgende Gleichungen verwendet werden:

Etot = Edyn + Estat = O'Schalt * C- V[2)D + QSchait VDD : [sc + VDD : [leak : TClk (61)
Cers - Vbbb
(VDD - VTeff)adyn

td ~ ~ tzlzom . (]_ + S;/DD . AVDD) (62)

el

E,,: bezeichnet die mittlere Gesamtenergie pro Taktzyklus, I,. den Kurzschlussstrom wah-
rend des Schaltvorgangs der Gatter, [, den statischen Leckstrom der Schaltung und

S:/e[l’D die relative Sensitivitdat der Laufzeit gegeniiber Vpp Schwankungen.

Bei der Anpassung der Versorgungsspannung an die Beschaffenheit des einzelnen Dies
unterscheidet man zwischen Process- und Adaptive Voltage Scaling.

e Process Voltage Scaling (PVS)

Statische Prozessvariationen konnen durch statische Maftnahmen zur Laufzeitadap-
tion kompensiert werden. Je nach Schaltung werden verschiedene Mafsnahmen zum
Umgang mit globalen Variationen angewandt. Wahrend bei modernen standalone
CPUs z.B. von Intel, AMD und IBM langsame Chips, die nicht mit der nominellen
Taktfrequenz betrieben werden konnen, fiir niedrigere Frequenzen spezifiziert wer-
den (Frequency-Binning) [126], ist dies fiir System on Chip (SoC) Designs aufgrund
spezifizierter Standards wie z.B. HSDPA /HSUPA in Mobilfunk-Chips nicht moglich.
Um diese Standards zu erfiillen, miissen Mindestanforderungen an Frequenzen bzw.
Datenraten eingehalten werden. Daher werden Schaltungen stets fiir den worst-case
Fall entworfen, so dass der Grofteil aller produzierten Chips diese Geschwindig-
keitsanforderungen deutlich iibertreffen. Hier kann die Versorgungsspannung gesenkt
und Energie eingespart werden. Da neben den global wirkenden Variationen, die im
Design durch verschiedene Prozess- und Spannungs-Corner beriicksichtigt werden,
auch WID Variationen auftreten, deren Einfluss auf die Schaltgeschwindigkeit be-
deutend schwieriger zu modellieren ist, ist es moglich, dass die daraus resultierenden
Laufzeiterhohungen eine Erhéhung der Versorgungsspannung erfordern. Die fiir die
jeweiligen Betriebsmodi festgelegten Versorgungsspannungswerte werden nach dem
Test fiir jeden Chip individuell angepasst und in einer Lookup-Table hinterlegt.

e Adaptive Volatge Scaling (AVS)

Adaptive Voltage Scaling ist vom Grundgedanken dem Process Voltage Scaling sehr
ahnlich. Auch hier werden die festgelegten Versorgungsspannungen der einzelnen
Betriebsmodi je nach Beschaffenheit des Dies angepasst |75, 148, 149, 150]. Im Ge-
gensatz zur statischen Anpassung bei PVS besteht das AVS-System aus Sensorik und
Aktorik und bildet einen Regelkreis. Der Sensor besteht dabei aus einem/mehreren
Device under Test (DUT) z.B. Ringoszillatoren oder Replika von kritischen Pfaden,
deren Geschwindigkeit in zuvor festgelegten zeitlichen Abstédnden on-chip gemessen
wird.

Da Prozessvariationen statisch wirken und sich mit der Betriebszeit nicht &ndern, ist
die Anwendung von Adaptive Voltage Scaling nur sinnvoll, um Laufzeitschwankun-
gen aufgrund von dynamischen bzw. zeitlich abhingigen Variationen zu kompensie-
ren. IR-Drop bedingte Spannungsschwankungen und Crosstalk-Effekte zeichnen sich
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Bild 6.3: Abschitzung der dynamischen Energieersparnis durch PVS bei T=27°C.

durch ihre geringen Zeitkonstanten aus, so dass eine Anpassung der Versorgungs-
spannung dufert schwierig ist. In low-power Schaltungen werden als Spannungsregler
oftmals die sehr energieeffizienten Buck-Converter verwendet [174, 175, 176, 177|.
Dabei wird darauf geachtet, dass die Taktrate des Spannungsreglers moglichst klein
gewahlt wird, so dass die dynamische Verlustleitung im Regler gering gehalten wird.
Bei einer Taktrate von wenigen MHz, d.h. mehreren 10-100 Taktzyklen des System-
takts, ist eine Anpassung der Versorgungsspannung innerhalb weniger Nanosekun-
den nicht moglich. Erhohte Frequenzen des Spannungsreglers fithren insbesondere
bei hohen Idle bzw. Standby Zeiten zu groken Power-Overheads [175]. Die strin-
genten Vorgaben hinsichtlich der Leistungsaufnahme verhindern somit die schnelle
Taktung des Spannungsreglers und somit die Anpassung der Versorgungsspannung
an IR-Drop und Crosstalk-Effekte.

Temperaturschwankungen weisen unter allen dynamischen Effekten die grofsten Zeit-
konstanten auf. Die Ausbreitung der Temperatur auf einem Chip erfolgt im Bereich
von Millisekunden. Bei transienten Response-Zeiten eines herkémmlichen Buck-
Converters von ungefihr 10-20us ist die Anpassung der Versorgungsspannung an
die globale Betriebstemperatur moglich [177].

Auch Alterungseffekte wie NBTI und Hot Carrier Injection, die die Laufzeit von
Gattern und Pfaden erhéhen, kénnen durch AVS kompensiert werden.

Die Adaption von Betriebsparametern an die Beschaffenheit, bzw. den Zustand des
Chips erfordert neben der Aktorik eine geeignete Sensorik. Aus diesem Grund ge-
wann das ’on-chip Monitoring’ in den letzten Jahren an Bedeutung. Kern der dies-
beziiglichen Aktivitdten ist die Suche nach addquaten Monitor-Schaltungen und
deren Implementierung [174, 150]. In Abschnitt 6.1.3 werden zwei unterschiedliche
Konzepte zur Chip-Uberwachung vorgestellt und diskutiert.

Aus oben stehenden Gleichungen lésst sich der Einfluss der ansteigenden Laufzeitsensiti-
vitét auf die dynamische Energie Fg,, wie folgt abschatzen:

AVpp = —2 (6.3)
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At bezeichnet den Prozentsatz, um den die Geschwindigkeit mittels reduziertem Vpp
verringert werden kann, so dass die Laufzeiten der Schaltung auf schnellem und langsamen
Die gleich sind. S'2”[%/V] ist die relative Laufzeitsensitivitit gegeniiber Vpp Schwan-
kungen. Da schnelle und langsame Dies nun bei gleicher Frequenz laufen ergibt sich unter
Vernachlédssigung der Kurzschlussstrome fiir den schnellsten Die eine relative Energiere-

duktion von

. 2 rel 2
N <VDD |AVDD|) —1_ <1 _ L) (6.4)

dyn Vbp
VDD rel VDD

Diese Zusammenhéinge gelten nur unter der Annahme, dass die Schaltungskapazitiat un-
abhéngig von der Versorgungsspannung ist und der Kurzschlussstrom nur geringfiigig
zur Gesamtenergieaufnahme beitragt. Sie zeigen jedoch den generellen Trend hinsichtlich
PVS/AVS. Grundsétzlich fiihrt die mit fortschreitender Technologieskalierung zunehmen-
de Laufzeitsensitivitit gegeniiber Vpp bei konstanten relativen Prozessvariationen (siehe
Parameter At") zu verringerter Energieersparnis durch PVS bzw. AVS. Bild 6.3 zeigt
die mit obigen Gleichungen abgeschéatzte Ersparnis der dynamischen Energieckomponente
fiir die Vpp Adaption von schnellem und nominellem Prozess an die Geschwindigkeit des
langsamen Prozesses. Die eingesparte Energie durch PVS reduziert sich vom 90nm auf
den 40nm Technologieknoten um ca. 50% und betrdgt im nominellen Fall ca. 10%.

Im Gegensatz dazu ermdglicht die erhohte Sensitivitat gegeniiber Vpp die Kompensation
von Laufzeiterhohungen zu geringeren Kosten. Degradationseffekte wie Time-Dependent
Dielectric Breakdown (TDDB), NBTTI etc. limitieren jedoch aus Zuverldssigkeitsgriinden
die beliebige Erhéhung der Versorgungsspannung [151]. In 40nm CMOS ist die Kompen-
sation einer 5% igen Laufzeiterhohung durch eine Versorgungsspannungserhéhung von nur
20mV (< 2% von Vpp, nom) moglich, so dass Zuverlassigkeitsaspekte bei der Kompensa-
tion von Laufzeitschwankungen an Bedeutung verlieren.

Bild 6.4 zeigt die Messergebnisse eines ARM926 kritischen Pfades in 65nm und 45nm
CMOS Technologie. Fiir einen nominellen Die wird die normierte Energieaufnahme iiber
der normierten Taktfrequenz dargestellt. Fiir 45nm nimmt sowohl die durch AVS bzw.
PVS gesparte Energieaufnahme als auch die Energieerh6hung fiir eine zur Kompensati-
on von WID Laufzeitschwankungen benotigte Vpp Erhohung ab. Bei weiter steigenden
Laufzeitsensitivitédten ist ein Fortlauf dieses Trends zu erwarten.

6.1.2 Adaptive Body Biasing

Neben der Versorgungsspannung, die zur Adaption von Laufzeitschwankungen verwen-
det werden kann, ist es moglich, {iber den Body-Effekt die Transistoreinsatzspannung
und somit die Treiberfahigkeit (I.;s) und den Unterschwellstrom Ig,, des Transistors zu
verdndern. Durch die kontrollierte Verdnderung des Potentialunterschieds zwischen Bulk
und Source Kontakt kann die Einsatzspannung V7 des Transistors sowohl erhoht als auch
reduziert werden. Die folgenden Gleichungen zur Bestimmung der Einsatzspannung zei-
gen den Zusammenhang von Einsatzspannung, Body- Effekt und der Spannung an der
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Bild 6.4: Gemessene normierte Taktfrequenz und normierte Energieaufnahme eines
ARM926 kritischen Pfades in 65nm und 45nm low-power CMOS bei T=27°C

(aSchalt = 01) .

Source-Bulk Diode [178]:

Vi =Vio + AV (6.5)
Vro =Vip + 20p + 7% - goi (6.6)
AVp =y (\/2¢F — Vps — \/2¢F) (6.7)
Y :?TZ 2-e- Nyeg; (6.8)

Vrp ist die Flachbandspannung, die sich im Wesentlichen aus dem Unterschied der Aus-
trittsarbeit zwischen Gate und Bulk-Material ergibt, v ist der Body-Koeffizient, Qg die
Ladungen an der Gate-Oxid Grenzflache C,, die Oxid-Kapazitit. Mit ¢ wird das Fermi-
Potential, mit ¢, die Oxid-Dicke, ¢,, die Dielektrizitdtskonstante des Gate-Oxids und mit
N4 die Dotierdichte des Bulk-Materials bezeichnet.

Formel 6.7 zeigt die Abhéngigkeit der Einsatzspannungsdnderung von der Bulk-Source
Spannung Vpg. Diese Gleichungen gelten fiir klassische MOSFET Transistoren und zei-
gen den generellen Trend des Body-Effektes. Mit fortschreitender Technologieskalierung
nimmt der Body-Effekt ab, wie an Gleichung 6.8 zu sehen ist. In modernen sub-100nm
Technologien héngt die Grofe des Body-Effektes zudem von den verschiedenen Implanta-
tionsprofilen (z.B. LDD, Halo, Retrograde Wannendotierung) ab.

Bild 6.5 zeigt die Abnahme des Body-Effekts mit fortschreitender Technologieskalierung.
Beim Ubergang von 65nm auf 45nm CMOS bleibt der Body-Effekt konstant, so dass bei
geringerer Versorgungsspannung und hoherer Laufzeitsensitivitiat gegeniiber verdndertem
Vr mit einem erhohten Einfluss der Bulk-Source Spannung auf die Laufzeit zu rechnen
ist.

Bei Adaptive Body Biasing wird die Bulk-Source Spannung je nach Chip-Zustand an-
gepasst, so dass Vp verdndert und die Laufzeit adaptiert wird. Man unterscheidet zwei
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Bild 6.5: Technologietrend: Body-Effekt-bedingtes AVy bei nominellem Vpp normiert auf

130nm low-power CMOS.

unterschiedliche Betriebsmodi, die im Folgenden am Beispiel eines NMOS Transistors
diskutiert werden:
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¢ Reverse Body-Biasing (RBB)

Der Unterschwellstrom I, tragt im Vergleich zu Diodenstromen (Sperrstréme) und
Tunnelstromen am stérksten zum Gesamtleckstrom bei [39]. Wird die Diode zwi-
schen Source und Bulk Kontakt in Sperrrichtung betrieben, d.h fiir den NMOS Tran-
sistor gilt Vg < 0, so erhoht sich die Einsatzspannung des Transistors. Sowohl der
Unterschwellstrom als auch der effektive Strom I, ;¢ des Transistors nehmen ab. RBB
fithrt somit zur Reduzierung von Leckstromen bei gleichzeitiger Verringerung der
Transistor-Treiberstédrke. Ein im Vergleich zum nominellen Fall erh6hter Leckstrom
resultiert vorwiegend aus globalen Prozessschwankungen, wie z.B. kiirzere Gatelén-
gen (Vr roll-off) und kleine Einsatzspannungen, so dass die Geschwindigkeit einer
Schaltung mit global erh6htem Leckstrom a priori sehr hoch ist. Aus diesem Grund
stellt die Laufzeiterhéhung aufgrund des reduzierten Drainstroms kein wesentliches
Problem dar.

Obwohl die Source-Bulk Diode in Sperrrichtung betrieben wird, darf Vgg nicht
beliebig klein gewdhlt werden. Mit sinkendem Vpg erhéhen sich Bulk- (Dioden-
Sperrstrom) und Tunnelstréme [153, 155], so dass der Gesamtleckstrom fiir ein be-
stimmtes Vg ein Minimum aufweist. Daraus resultiert eine optimale Bulk-Source
Spannung Vg zur Kompensation von Leckstromschwankungen.

Die mit der Technologieskalierung verstéarkt auftretenden Kurzkanaleffekte wie Vi
roll-off und DIBL reduzieren den Body-Effekt [154] und fithren zu erhéhten Vi-
Schwankungen [45]. Zur Reduzierung der Kurzkanaleffekte werden in der Nihe der
Source- /Drain-Bulk Dioden schérfere Dotierprofile implantiert, so dass der Beitrag
der Tunnelstrome zum Gesamtleckstrom ansteigt. Die Leckstromreduzierung durch
Reverse Body Biasing nimmt daher mit fortschreitender Technologieskalierung ab
[75].

Wahrend NBTI mit zunehmendem RBB zunimmt, bleibt der Hot Carrier Effekt
durch RBB unbeeintréchtigt [152, 156].
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Bild 6.6: Technologietrend: Einfluss der Body-Source Spannung auf die Laufzeit von
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e Forward Body-Biasing (FBB)

Im Gegensatz zum RBB wird beim FBB die Bulk-Source Diode in Vorwartsrichtung
betrieben, d.h. Vgg > 0. Die Einsatzspannung wird gesenkt und der Effektivstrom
I.s des Transistors erhoht. Eine Erhohung der Bulk-Source Spannung ist nur bis zu
Spannungen von ca. 100-200mV unter der Diodenspannung sinnvoll, da eine Span-
nungserhohung iiber diesen Punkt hinaus zu hohen Strémen vom Bulk zum Source
Kontakt fithrt. Der Betriebsbereich fiir Forward Body-Biasing liegt daher im Allge-
meinen bei 0V < Vg < 500mV. Neben der Geschwindigkeitserhchung durch FBB
reduziert sich der Einfluss von Kurzkanaleffekten sowie die Laufzeitsensitivitat ge-
gentiber Vi, L und Vpp 75, 155]. Die steigende Laufzeitsensitivitiat gegeniiber diesen
Prozess- und Betriebsparametern nimmt mit fortschreitender Technologieskalierung
zu, so dass trotz eines abnehmenden Body-Effekts weiterhin deutliche Geschwindig-
keitsverbesserungen zur Kompensation von Laufzeiterh6hungen moglich sind.
Zusétzlich zur Leckstromerhohung durch den Vorwértsbetrieb der Bulk-Source Di-
ode werden auch die aktiven Verluste durch Forward Body Biasing beeinflusst.
Zum einen fiihrt die Verschmélerung der Raumladungszonen an den Source-/Drain-
Kontakten zu erhohten PN-Kapazititen, zum anderen erhoht sich gleichzeitig die
effektive Gate-Kapazitét [155].

Im Gegensatz zu RBB verbessert FBB die Hot Carrier Zuverléassigkeit des Transis-
tors [156].

Bild 6.6 zeigt fiir drei verschiedene CMOS Technologien den gemessenen Einfluss der
Body-Source Spannung Vpg auf die Laufzeit von CMOS Schaltungen. Die Messstruktur
besteht in 65nm und 45nm aus einem als Oszillator verschaltenen kritischen Pfad, in 90nm
aus einem einfachen Ringoszillator, bestehend aus Inverter Zellen. Wahrend der Einfluss
von Body Biasing auf die Pfadlaufzeit fiir Technologien bis 65nm CMOS abnimmt, zeigen
Messungen in 45nm einen Anstieg des Effekts. Die steigende Laufzeitsensitivitit gegen-
iiber Vp Schwankungen beeinflusst die Auswirkung von Body Biasing auf die Laufzeit,
so dass Body Effekt und Laufzeitsensitivitat bei der Analyse von Body Biasing nicht iso-
liert voneinander betrachtet werden diirfen. Da neben den nominellen Zielwerten bei der
Technologieentwicklung weitere Optimierungen z.B. hinsichtlich steigender statistischer
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Bild 6.7: Messergebnisse eines ARM926 kritischen Pfades in 65nm low-power CMOS bei
symmetrischem Reverse und Forward Body Biasing (Vop = Vbp nom, T=27°C)

Schwankungen der Dotierstoffatome vorgenommen werden [83, 84|, ist eine Pauschalaus-
sage zum Einfluss von Body Biasing auf die Laufzeit moderner CMOS Technologien nicht
moglich. Im Folgenden wird der Einfluss von Body Biasing auf Schaltungen in der 65nm
low-power CMOS Technologie gezeigt.

Bild 6.7 zeigt Messergebnisse eines geschwindigkeitskritischen ARM926 Pfad in 65nm low-
power CMOS. Gemessen wurde der Einfluss von symmetrischem Body Biasing auf den
Gesamtleckstrom und die Geschwindigkeit der Schaltung bei nomineller Versorgungsspan-
nung.

Reverse Body Biasing reduziert fiir Vgg = —0.4V den Leckstrom um ein Drittel, bei
gleichzeitiger Laufzeiterhohung von nur ca. 5%. Der Laufzeitunterschied zwischen schnel-
len und langsamen Chips liegt deutlich tiber 10%, so dass die Leckstromreduktion durch
RBB geschwindigkeitsunkritisch ist. Die Reduktion des Gesamtleckstroms mit zunehmen-
dem RBB nimmt ab, da die Beitrage aus Sperr- und Tunnelstromen zunehmen.
Wahrend die Sensitivitdt von Vi gegeniiber Vs im RBB Betrieb abnimmt, wird sie im
FBB Betrieb erhoht. Bei betragsmiéfig gleichem Body Biasing von 400mV zeigt FBB
mit 12% hoherer Taktfrequenz im Vergleich zum RBB einen um den Faktor 2.4 hoheren
Einfluss auf die Pfad-Laufzeit. Bei 12% Geschwindigkeitsgewinn erhoht sich der Gesamt-
leckstrom um den Faktor 4.2. Je nach Verhéltnis von Leckstrom und Aktivstrom ergibt
sich der Einfluss von Body Biasing auf die Energieaufnahme der Schaltung.
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Bild 6.8: Normierte Energieaufnahme und Maximalfrequenz bei ABB eines ARM926 kri-
tischen Pfads auf nominellem Die (cgenar = 0.1).

Je nach Schaltung und Benutzerprofil erméglicht gleichzeitiges Adaptive Voltage Scaling
und Adaptive Body Biasing [157, 158| die Anpassung der Geschwindigkeit zu optimalen
Kosten hinsichtlich Leistungsaufnahme, da sowohl dynamische Verluste als auch Verluste
durch Leckstrome angepasst werden konnen.

Um den Adaptionsbereich fiir Laufzeitschwankungen und den dafiir erh6hten Energieauf-
wand quantifizieren zu konnen, zeigt Bild 6.8 die Messergebnisse eines ARM926 geschwin-
digkeitskritischen Pfads.

Im Vergleich zu 65nm nimmt in 45nm die Energieersparnis durch RBB zu, wiahrend die
zusétzlich benotigte Energie zur Kompensation von Laufzeiterhohungen abnimmt. Fiir die
Adaption einer Laufzeiterhohung von 10% zeigt sich fiir 45nm ein nahezu gleich grofser
Energiebedarf fiir PVS/AVS und ABB.

Bild 6.9 zeigt fiir 45nm CMOS den Einfluss von PVS/AVS und symmetrischem ABB, d.h.
die Bulk-Source Spannung Vpg von PMOS und NMOS Transistoren sind betragsméfig
gleich grofs, auf den Energiebedarf der Schaltung. Dazu sind in beiden Grafiken die Berei-
che dhnlicher Laufzeitdnderung (ca. £10%) eingezeichnet. Es zeigt sich, dass bei niedrigem
Beitrag der Leckstrome zur Gesamtenergie kaum ein Unterschied zwischen Voltage Scaling
und Reverse Body Biasing hinsichtlich Energieaufnahme zu sehen ist. Fiir einen hoheren
Leckstromanteil zeigt Reverse Body Biasing erhohtes Einsparpotential. Bei grofierer Pro-
zessschwankung verringert sich dieses Einsparpotential gegeniiber Voltage Scaling, da die
Reduktion des Leckstroms mit weiterem RBB abnimmt.

Betrachtet man nun die Beschleunigung der Propagationszeiten durch PVS/AVS bzw.
ABB zur Kompensation von variationsbedingten Laufzeiterh6hungen, so zeigt sich ein
deutlicherer Unterschied beider Konzepte. Die erforderliche Energieerhthung ist bei PVS/AV'S
stets geringer als fiir ABB. Mit steigendem Leckstromanteil nimmt dieser Unterschied wei-
ter zu, da mit erhohtem Leckstromanteil fiir ABB der starke Anstieg der Leckstrome die
Gesamtenergieaufnahme drastisch erhoht.

Auch wenn in diesem Beispiel Messungen von Schaltungen auf nominellem Die als Da-
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tenbasis dienen, kénnen diese Ergebnisse zur Bewertung von PVS/AVS bzw. ABB heran-
gezogen werden. Da schnelle Schaltungen geringere Einsatzspannungen aufweisen, nimmt
der Body Effekt ab. Dadurch kann die hier getroffene Annahme als optimistisch hinsicht-
lich Energiereduzierung gesehen werden. Da der Leckstromanteil schneller Schaltungen
an der Gesamtenergicaufnahme steigt, muss lediglich der X-Wert (Leckstrombeitrag) in
der Grafik gewechselt werden, um die zu erwartende Anderung in der Energieaufnahme
ablesen zu kénnen. Der leichte Optimismus wird dadurch jedoch nicht korrigiert.

Die Implementierung von Adaptive Body Biasing erfordert zusétzliche Spannungspe-
gel, um die Body-Potentiale von NMOS und PMOS Transistoren zu kontrollieren [159].
Zur Verteilung dieser Spannungen sind eigene Versorgungsleitungen notwendig, was im
Standardzellen-Layout die Anzahl der Routing-Tracks reduziert. Im Allgemeinen fiihrt
dies zu einer erhohten Anzahl an Filler-Zellen, um zusétzlichen Platz fiir die Verdrahtung
zur Verfiigung zu stellen. Der fiir Adaptive Body Biasing Techniken erforderliche zusétz-
liche Flachenaufwand ergibt sich somit aus zusétzlichem Bedarf an Verdrahtungsflachen,
Kontrolllogik sowie den Spannungsgeneratoren fiir die Body-Potentiale [45, 157].

6.1.3 On-Chip Monitorschaltungen

Mit zunehmender Technologieskalierung und tieferem Pipelining von Mikroprozessoren
steigt der Beitrag von WID Prozess- und Umgebungsvariationen zur Laufzeitschwankung
einer Schaltung [80, 96, 122]. Da der grofe Anteil der Umgebungsvariationen von den
Betriebsbedingungen und somit vom Benutzerprofil abhéngt, ist die Modellierung dieser
Effekte kaum moglich. Aus diesem Grund werden Monitorschaltungen eingesetzt, die den
Zustand der Schaltung kontrollieren und daher als Sensor fiir adaptive Techniken dienen.
Da die Adaption an Laufzeitschwankungen nur fiir statische Prozessvariationen und be-
triebsabhéngige Temperaturschwankungen sowie Alterungseffekte mdoglich ist, beschrankt
sich die folgende Ubersicht iiber bestehende Monitorkonzepte zur Bestimmung der on-chip
Variabilitat auf diese Effekte.

Replika basierte Monitorschaltungen:

Die meisten on-chip Monitorkonzepte haben zum Ziel, mogliche funktionale Fehler zu er-
kennen bzw. vorherzusagen bevor diese eintreten. Um dies zu gewahrleisten wird fiir eine
Monitorschaltung die Einhaltung der Timing Bedingungen wéhrend des Betriebs iiber-
wacht.

Wiéhrend fiir hohe Spannungen einfache Ringoszillatoren (Bild 6.10a) aus Inverterzellen
nur geringe Abweichungen gegeniiber anderen Gatter- und Pfadstrukturen hinsichtlich
ihres Spannungsverhaltens zeigen, sind fiir grofere Spannungs- und Temperaturbereiche
komplexere Monitorschaltungen notwendig, um das Verhalten von kritischen Pfaden nach-
zubilden [179]. Hier gibt es verschiedene Ansitze wie z.B. die Verwendung von kritischen
Pfaden oder die generische Nachbildung des Verhaltens von kritischen Pfaden durch Ver-
wendung spezifischer Gattertopologien [180].

Einige dieser Methoden messen direkt die Laufzeit der Signale mittels Time-to-Digital
Convertern (TDC) und adaptieren je nach gemessenem Wert die Betriebsparameter der
Schaltung [181, 182|. Das Grundprinzip ist in Bild 6.10b dargestellt. Da in diesen Konzep-
ten keine Fehlerkorrektur vorgesehen ist, miissen Fehler vorhergesagt werden, bevor sie
auftreten. In [179] werden Setup-Zeit Fehler der Pfad-Replika mittels Error Detection Se-
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quentials (EDS) detektiert (Bild 6.10c). Um das Auftreten von Fehlern in der eigentlichen
Schaltung zu vermeiden werden zusétzliche Laufzeit-Blocke in den Monitor eingefiigt, die
eine zeitliche Marge zwischen der zu tiberwachenden Struktur und den realen kritischen
Pfaden der Schaltung bilden.

Der Bestimmung der absoluten Laufzeit eines kritischen Pfades stehen Konzepte gegen-
tiber, die relative Laufzeitdnderungen erfassen [183]. Das Grundprinzip ist in Bild 6.10d
dargestellt. Diese Konzepte haben vergleichsweise hohe Messzeiten, erméglichen jedoch die
Messung geringer Laufzeitunterschiede zu deutlich geringerem Aufwand. Die Messzeiten
sind zu hoch, um Zyklus-zu-Zyklus Variationen wie IR-Drop und Clock-Jitter zu detek-
tieren, so dass diese Konzepte nur fiir Variationseffekte mit relativ groffen Zeitkonstanten
wie Temperatur und Alterungseffekten geeignet sind. Durch die Verteilung mehrerer Os-
zillatoren, bestehend aus einfachen Invertern oder komplexeren kritischen Pfaden iiber die
gesamte Schaltung, wird die Messung von WID Variationen ermoglicht. Binér-Zahler be-
stimmen die Anzahl der Oszillationen fiir ein global vorgegebenes Zeitintervall. Die Anzahl
der zu durchlaufenden Zyklen ny,;, und die daraus resultierende Breite des Zeitintervalls
ergibt sich fiir einen maximalen relativen LSB-Fehler ey g, wie folgt:

1

€LsB

Nzyk = (6.9)
Fiir einen LSB-Fehler von 0.25% sind somit 400 Zyklen Messzeit erforderlich. Bei einer
nominellen Zykluszeit von z.B. 4ns ergibt sich somit eine Messzeit von 1.6pus.

Die Messung von Alterungseffekten bei Verwendung einzelner Teststrukturen erfordert
zusétzliche, nicht fliichtige Speicher, bzw. den Zugriff auf bestehende Speicher, um die
Messwerte fritherer Messungen protokollieren zu kénnen. Eine Kombination aus geschiitz-
ter Referenzstruktur und alternder Messstruktur ermoglicht die Messung von Alterungs-
effekten ohne Speicherelemente [183]. Dazu wird die Referenzstruktur nur im Messbetrieb
ans Versorgungsnetz angeschlossen, so dass wiahrend des Normalbetriebs keine Alterung
stattfindet. Die zu iiberwachende Teststruktur wird lokal ans Versorgungsnetz und ans
Taktsignal angeschlossen, so dass diese Struktur dhnlich wie die realen kritischen Pfad-
strukturen altert.

Fiir diese Anordnung ergeben sich im Vergleich zur Messung nur einer Teststruktur fol-
gende Probleme. Lokale, statistische Variationen verursachen Offsetfehler zwischen zu
messender Test- und Referenzstruktur, so dass sich die Anzahl der Oszillationen im vor-
gegebenen Zeitintervall von Die zu Die unterscheiden und die Differenz sowohl positiv als
negativ sein kann. Dieser Offsetfehler variiert je nach Implementierung der Teststruktur
(Anzahl und Grofe der Gatter im Pfad), kann bei Bedarf jedoch iiber eine Offsetkorrektur
justiert werden. Durch die Differenzmessung erhoht sich zusétzlich die Messzeit, da sich
bei Vorgabe der Messgenauigkeit a,/.ss und einem maximalen LSB-Fehler e;¢p folgende
Bedingung fiir die Anzahl zu zéhlender Oszillationen n ergibt:

1
NRef — NStress Z (610)
€LsB
1
(1 + aMess) * NStress — NStress Z
€LsSB

1
NStress 2
Q)\fess * ELSB

Mit ngiress bzw. nges wird die Anzahl der jeweiligen Oszillationen von gestresster und Re-
ferenzstruktur bezeichnet. Fiir eine nominelle Zykluszeit von 4ns, einen LSB-Fehler von
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0.25% und eine Messgenauigkeit von 1% ergibt sich eine Messzeit von 160us.

Vor- und Nachteile Replika basierter Monitorschaltungen:

+ Kein Eingriff in die Mikroarchitektur, da Replika von kritischen Strukturen verwen-
det werden

+ Fehlervermeidung anstatt Fehlerkorrektur
+ Einfaches Konzept, das schnell auf andere Schaltungen iibertragen werden kann
+ ’Kontinuierliche’ Bestimmung anstatt bindrer Bewertung (pass/fail) des Chip-Zustands

- Gute Ubereinstimmung von realen kritischen Pfaden und im Schaltungsentwurf
identifizierten kritischen Pfaden erforderlich

- Berticksichtigung von Variationen im Taktnetz nur iiber Margen mdoglich
- Pradiktives Konzept, daher keine Information tiber reale Fehlerrate

Fehlerdetektion: Beispiel Razor

Razor ist eine AVS-Strategie, die auf Basis der zu bestimmenden Fehlerrate die Versor-
gungsspannung einer Schaltung adaptiert [171, 184|. Als Fehler wird dabei jede Setup-Zeit
Verletzung in den kritischen Pfaden bezeichnet, die iiber ein zusétzliches Latch mit verzo-
gertem Taktsignal detektiert wird. Bild 6.10e zeigt das Grundprinzip der Fehlerdetektion,
wie sie auch in einem Replika-basierten Monitorkonzept verwendet wird (siehe 6.10c). Der
Vergleich der gespeicherten Logikwerte in reguldarem Flip Flop und zusétzlichem Shadow
Latch erzeugt fiir unterschiedliche Logikwerte ein Fehlersignal. Tritt ein Fehler auf, so
wird die Verteilung des Taktsignals fiir die gesamte Schaltung unterbrochen, zum anderen
der fehlerhafte Wert im reguléren Flip Flop durch den Wert des Shadow Latchs ersetzt.
Es werden ein bis mehrere Taktzyklen gewartet, bevor das Taktsignal wieder freigegeben
wird. Eine andere Moglichkeit ist es, nach Fehlerdetektion die gesamte Pipeline zu l6schen
und eine erneute Berechnung zu starten. Die Fehlerkorrektur muss nun nicht mehr im Flip
Flop realisiert werden, so dass sich der Flachenbedarf reduziert [172].

Vor- und Nachteile des Razor-Konzepts:

+ Die Messung erfasst alle Variationseffekte. Neben den global wirkenden Variationen
werden auch lokale Variationen berticksichtigt

+ Es handelt sich um eine in-situ Messung, d.h. die zu iiberwachende Schaltung dient
gleichzeitig als Sensor, so dass auch Variationen aus dem Taktnetz wie z.B. Clock
Jitter bei der Bewertung miteinfliefsen

+ Schaltungsspezifische Optimierung der dynamischen Verlustleistung
+ Information iiber reale Fehlerraten

- Es miissen alle Fehler-Signale miteinander verkniipft werden, so dass innerhalb eines
Zyklus die globale Verteilung des Taktsignals gestoppt werden kann. Mit steigen-
der Anzahl an kritischen Pfaden mit tieferem Pipelining erhoht sich der Aufwand
bei gleichzeitig erhthten Geschwindigkeitsanforderungen (geringere Taktzyklen). In
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[184] ist das Razor Prinzip fiir eine relativ geringe Taktfrequenz von nur 120MHz
gezeigt.

- Deutlicher, zuséatzlicher Flachenbedarf fiir steigende Anzahl von kritischen Pfaden.

- Fiir geringen zusétzlichen Fldchenbedarf kann nur ein kleiner Teil der Schaltung
iiberwacht werden, so dass erneut eine gute Ubereinstimmung von realen Pfaden
und den im Schaltungsentwurf identifizierten kritischen Pfaden erforderlich ist

- Fehlerkorrektur anstatt Fehlervermeidung

- Bei Deaktivierung des Taktsignals an der Einspeisequelle kann es bei der erneu-
ten Freigabe des Taktsignals durch stark erhohte Stromfliisse zu Versorgungsspan-
nungsschwankungen kommen. Eine dezentrale Abschaltung des Taktsignals ist mit
deutlich mehr Aufwand verbunden und daher geschwindigkeitskritischer.

6.1.4 Vergleich der Techniken

Globale Designtechniken wie Adaptive Voltage Scaling und Adaptive Body Biasing er-
moglichen es D2D Laufzeitvariationen zu kompensieren. Die Implementierung von AVS
ist im Vergleich zu ABB ohne erheblichen zusétzlichen Aufwand moglich, da in den meis-
ten low-power Produkten Dynamic Voltage Scaling als standardméfige low-power Option
integriert ist. Fiir ABB hingegen ist neben mindestens einer zusétzlichen Versorgungs-
spannung weiterer Flachenbedarf fiir die Verteilung der Body-Potentiale und zusétzlichen
Verdrahtungsmoglichkeiten notwendig, so dass eine deutliche Erhéhung der Chipflache
zu erwarten ist. Da die Leckstromreduktion durch Reverse Body Biasing mit fortschrei-
tender Technologieskalierung im Allgemeinen abnimmt, ist die Implementierung von Ad-
aptive Voltage Scaling fiir low-power Schaltungen mit DVS und Power-Switch Konzept
attraktiver als Adaptive Body Biasing. Untersuchungen in 45nm low-power CMOS zeigen,
dass der Energieaufwand fiir die Adaption von Laufzeitschwankungen fiir PVS/AVS und
ABB annédhernd gleich grofs sind, so dass der fiir ABB erforderliche zusétzliche Aufwand
nicht kosteneffizient ist. Fiir geschwindigkeitsoptimierte Schaltungen, die sehr stringente
Geschwindigkeitsanforderungen aufweisen, kénnen durch Forward Body Biasing zusétz-
liche Geschwindigkeitsmargen generiert werden, ohne die Zuverlassigkeitsanforderungen
der Schaltung zu verschirfen. Hier steigt die zusétzliche Energieaufnahme im Vergleich
zu AVS jedoch signifikant an. Im Gegensatz zu AVS birgt ABB die Gefahr, wéhrend
des Betriebs der Schaltung zusétzliche Timing Unsicherheit zu generieren. Versorgungs-
spannungsschwankungen am Source-Knoten der Transistoren verursachen Schwankungen
der Body-Source Spannung Vpg. Dabei gilt, je hoher der Body-Effekt und je hoher die
Laufzeitsensitivitdat gegeniiber Vi, desto hoher auch die potentiellen Laufzeitschwankun-
gen durch Body-Biasing. In sub-100nm CMOS Technologien ist aufgrund verschiedener
Optimierungskriterien eine Pauschalaussage zum weiteren Trend des Body Effektes nicht
moglich. Auch, wenn Messungen in 45nm CMOS einen gegeniiber 65nm deutlich erhéhten
Einfluss der Body-Spannung auf die Laufzeit kritischer Pfade zeigen, kann fiir 32nm keine
verlassliche Vorhersage getroffen werden.

Die Kompensation von WID Variationen durch AVS und ABB ist, wie in [159] gezeigt
wird, moglich, jedoch fiir Semicustom Schaltungen und Systems on Chip nur bedingt
anwendbar. Zum einen muss die Gesamtschaltung in mehrere Einheiten unterteilt wer-
den, die eine eigene Versorgungsspannung bzw. eigene Body-Potentiale erhalten. Fiir jede
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dieser Einheiten wird neben den eigenen Spannungsquellen auch ein eigener Monitor be-
notigt, um die addquaten Spannungspegel zu bestimmen. Die Unterteilung der Schaltung
in kritische und nicht kritische Bereiche ist nur fiir Schaltungen mdglich, die eine do-
minante, geschwindigkeitskritische Funktionseinheit besitzen, die sich von allen anderen
Schaltungsblécken absetzt. In Multi-Core Prozessoren kénnen die einzelnen Prozessorker-
ne als Funktionseinheit gesehen werden.

Die durchgefithrten Strukturanalysen der verschiedenen ARM Mikroprozessoren zeigen
jedoch, dass kritische Strukturen iiber alle Pipelinestufen hinweg sowohl im Datenpfad
als auch in der Kontrolllogik zu finden sind. Eine a-priori Selektion von kritischen und
unkritischen Bereichen ist daher nur in Einzelfdllen moglich.

Der zusétzliche Aufwand fiir die Adaption steigt erheblich mit der gewéhlten Granu-
laritat fiir die Aufteilung in verschiedene Schaltungsbereiche, da jeder Teilbereich eine
eigene Versorgung mit Vpp bzw. Vi und eine eigene Monitorschaltung erfordert. Globale
nicht-adaptive Konzepte (ohne Monitorschaltungen) zur Kompensation von WID Lauf-
zeitschwankungen wie in [185] iiber die lokale Erzeugung der Vi Pegel sind zwar flichenef-
fizienter, benotigen jedoch einen zusétzlichen Test der Schaltung und die Fixierung der
Vr-Pegel. Die Aufteilung der Schaltung in verschiedene Voltage Islands (VI) ist aufgrund
der komplexen Schaltungsstrukturen nur fiir eine geringe Anzahl von VIs zu vertretbaren
Kosten moglich [186]. Bei kleiner Anzahl von VIs ist jedoch die klare Aufteilung von kriti-
schen und sub-kritischen Schaltungsbereichen Voraussetzung, so dass dieses Konzept auch
nur bedingt angewandt werden kann. Auch hier ist ein komplexes Testkonzept notwendig,
das neben zusétzlichen Testressourcen weiteren Flidchenaufwand generiert.

Daher eignen sich adaptive Mafsnahmen unter Beriicksichtigung von Kosten und Nut-
zen vorwiegend zur Kompensation von D2D Prozessvariationen und dynamischen Umge-
bungsvariationen bzw. Alterungseffekten mit grofen Zeitkonstanten.

Neben der Steuerung der zu adaptierenden Grofen ist die zuverldssige Uberwachung des
Chips durch reprasentative Monitorschaltungen die grofste Herausforderung um Timing
Unsicherheiten zu kompensieren, ohne zuséatzlich Unsicherheiten zu generieren. Unabhén-
gig davon, ob Replika von kritischen Pfaden oder Fehlerdetektion, wie z.B. Razor, als
Monitor genutzt wird, ist eine zuverlassige Identifikation der kritischen Strukturen erfor-
derlich, um den zusétzlichen Flichenaufwand fiir die Uberwachung der Schaltung gering
zu halten.

6.2 Praventive Kompensationstechniken

6.2.1 Long-Lp,, Design

Die erhohte Laufzeitsensitivitdt moderner CMOS Technologien gegeniiber Versorgungs-
spannungsschwankungen erméglicht es, kleine Laufzeitunterschiede durch vergleichsweise
geringe Erhdhung der Versorgungsspannung zu kompensieren. Dies ist nur moglich, wenn
keine Zuverlassigkeitsaspekte wie z.B. Gate-Oxid Breakdown, NBTI und Hot Carrier In-
jection einer Erhohung entgegenstehen.

Im Folgenden wird der globale Einsatz von Standardzellen diskutiert, die aus Transistoren
mit erhohter Gatelange Lyom + AL bestehen (Long-Lpe, ). Die Verwendung von erhéhten
Gateldngen wurden in [163| zum ersten Mal vorgeschlagen, um die Leistungsaufnahme
einer Schaltung zu optimieren. Im Gegensatz dazu werden im Folgenden nur geringe Er-

134



6.2 Praventive Kompensationstechniken

M Reg-Vr
| M High-v; +36%
1 B Lyom*+10nm

[ S Y
N @O b~ O

—
—

e o =
© o ©°

Normierte relative Laufzeitsensitivitat
(Normierung auf reg-Vy)
o O o
e N

L Vr M Voo

Bild 6.11: Normierte Laufzeitsensitivitaten von Reg-Vr, High-V7 und Long-L py,y NAND2-
NOR2 Pfaden in 40nm CMOS Technologie (Vpp = Vppnom, T = 27°C).

héhungen der Gateldnge betrachtet, so dass die Grofse der Standardzellen unverandert und
Pin-kompatibel bleibt. Bisher wurden erhchte Gateldngen nur selektiv zur Leckstromre-
duktion eingesetzt [164, 165, da high-V; Zellen aufgrund des mit fortschreitender Techno-
logieskalierung weiter sinkenden Gate-Overdrives Vpp — Vi deutlich sensitiver gegentiber
PVT Variationen reagieren. Die folgenden Untersuchungen, basierend auf Simulationen
extrahierter Netzlisten, zeigen den kosteneffizienten Einsatz von Transistoren mit erhohter
Gateldnge in 40 nm low-power CMOS. Die Gateldngen werden um AL = 10nm erhoht.
Eine Vergroferung der Standardzellen ist nicht erforderlich. Ziel ist es, alle Zellen einer
Schaltung durch Zellen mit erhohter Gateldnge zu ersetzen, um die Schwankungsbreite
der PVT induzierten Laufzeitvariation ohne Einbufen in Geschwindigkeit, Fldche und
Leistungsaufnahme zu ermoglichen. Als Testschaltung wird eine NAND2-NOR2 Kette
verwendet, die wie in Kapitel 4.2 gezeigt, das Verhalten von geschwindigkeitskritischen
Pfaden gegeniiber PVT Variationen sehr gut nachbildet.

Bild 6.11 zeigt die verdnderten Laufzeitsensitivitdten gegeniiber Gateldngen-, Einsatz-
spannungs-, Beweglichkeits- und Versorgungsspannungsschwankungen einer NAND2-NOR2
Kette fiir die Implementierung mit nominellen reg-V Zellen, high-V7 Zellen und Zellen mit
erhohter Gateldnge. Eine deutliche Reduzierung der Sensitivitdt gegeniiber Gateldngen-
schwankungen um 44% resultiert aus dem geringeren Vr roll-off bei erhohter Gatelange.
Die Sensitivitdt gegeniiber der Transistoreinsatzspannung und Vpp bleibt unveréndert.
Obwohl die Implementierung mit high-V; Zellen eine deutliche Reduzierung der Lauf-
zeitsensitivitdt gegeniiber Gateldngenschwankungen zeigt, stellen die erhéhten Sensitivi-
taten gegeniiber Vpp und Vr insbesondere fiir low-power Schaltungen mit DVS ein grofes
Problem dar, so dass ein Einsatz von high-V; Zellen iiber den 40nm Knoten hinaus frag-
lich ist. Die Erh6hung der Gateldnge hingegen fiihrt zu deutlich reduzierter Sensitivitét
gegeniiber L bei gleichzeitig unverédnderten Sensitivitdten gegeniiber Vpp und V. Dies
hat eine deutlich geringere Laufzeitschwankung aufgrund globaler Prozessvariationen zur
Folge.

Nimmt man die aus Kapitel 3.2 bekannten Anteile an der Laufzeitschwankung in 65nm
(nominelle Versorgungsspannung) als Basis fiir die folgende Bewertung, so fithrt der Ein-
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satz von erhohten Gateldngen in 40nm CMOS zu einer Reduzierung der globalen Laufzeit-
schwankung aufgrund von Prozessvariationen um 30%, was in etwa 5% der Taktperiode
entspricht.

Die Verwendung von Transistoren mit erhéhter Gateldnge (Long Lpe,) zur Reduzierung
der Laufzeitsensitivitdten digitaler Schaltungen ist neu. Es muss jedoch beriicksichtigt
werden, dass die Verwendung von Long L p,, Transistoren zu erhohten Laufzeiten fiihrt.
Zur Kompensation der erhohten Laufzeit wird die Versorgungsspannung leicht erhoht.
Gegeniiber der Implementierung mit nomineller Gatelédnge ist beim Betrieb mit nominel-
ler Versorgungsspannung bei einem langsamen Prozess und 85°C eine um 60mV erhdhte
Versorgungsspannung fiir die Implementierung mit Long Lp, Transistoren erforderlich.
Neben den erhéhten Gatekapazitéaten fiihrt die erhohte Versorgungsspannung zu erhéhten
dynamischen Energieverlusten. Gleichzeitig reduziert sich der Leckstrom der Schaltung
durch den verringerten Beitrag des Unterschwellstroms zum Gesamtleckstrom, so dass
bei einem bestimmten Verhéltnis der Beitrage von Leckstrom- und dynamischen Verlus-
ten weder Energie eingespart noch zusétzliche Energie verbraucht wird. Bild 6.12 zeigt
die verdnderte Energieaufnahme fiir verschiedene Leckstrombeitrige zur Gesamtenergie-
aufnahme.

Fiir einen Leckstromanteil von 24% ist die Energieaufnahme beider Implementierungen
gleich, d.h. es wird weder Energie eingespart noch zuséatzliche Energie benéotigt. Fiir hohere
Leckstromanteile ist bei gleichbleibender Geschwindigkeit und Flidche neben einer deutlich
reduzierten Laufzeitschwankung auch die Reduzierung der Energieaufnahme moglich. Zu-
sétzlich ergibt sich bei langsamem Prozess und 60mV erhohter Versorgungsspannung eine
leicht reduzierte Laufzeitschwankung gegeniiber Vpp und Vi Schwankungen, so dass sich
die in Bild 6.11 gezeigte Reduzierung der Sensitivitdt weiter erhoht. Neben den Simulati-
onsergebnissen ist auch eine Abschéatzung der Energieaufnahme fiir eine um 5% erhohte
Lastkapazitat, die aufgrund der erhohten kapazitiven Kopplung nach der Gateléngenerho-
hung ansteigt, eingezeichnet. In diesem Fall ist eine reduzierte Energieaufnahme fiir einen
Leckstrombeitrag grofser als 30% zu erwarten.
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Ist die Erhéhung der Versorgungsspannung um 60mV aus dem nominellen Betriebspunkt
moglich, so bietet der globale Einsatz von Long L p,,, Transistoren die Moglichkeit, gleich-
zeitig prozessbedingte Laufzeitschwankungen und die Energicaufnahme zu reduzieren.
Die Simulationsergebnisse zeigen vielversprechende Ergebnisse, die jedoch noch auf Schal-
tungsebene unter Verwendung einer Long Lp,, Standardzellenbibliothek verifiziert wer-
den miissen.

6.2.2 Selektiver Einsatz von low-V; Zellen im Taktbaum

Wie im vorherigen Abschnitt gezeigt wurde, ermdglicht die Verwendung von Long-L pg,
Zellen die Reduzierung der Laufzeitsensitivitit gegeniiber einzelnen Prozess- und Be-
triebsparametern. Da die Laufzeitsensitivitidt mit sinkendem Gate-Overdrive Vpp — Vi
zunimmt, fithrt die Erhéhung von Vpp bzw. die Verringerung von Vy im Allgemeinen zu
verringerten Laufzeitsensitivitdten. Da zur Implementierung von Design-Margen nur die
Sensitivitat bzw. die Laufzeit geschwindigkeitskritischer Schaltungsteile verbessert werden
miissen, ist eine globale Erhohung der Versorgungsspannung nicht sinnvoll. Der selektive
Einsatz von Gattern mit reduzierter Transistoreinsatzspannung (low-V; Gatter) ermog-
licht es, punktuell Laufzeiten und Sensitivitdten anzupassen.

Mixed-Vp Design, d.h. die gleichzeitige Verwendung von Transistoren mit unterschiedli-
chen Vrs, ist eine seit langem bekannte Technik, die es ermdglicht, die Verluste durch
Leckstrome zu reduzieren und gleichzeitig die Geschwindigkeit der Schaltung zu erhohen
[160, 162|. Der Einsatz dieser Gatter beschrankt sich bisher auf die geschwindigkeitskriti-
schen Logikpfade. Hier wird ein grofer Teil aller Logikgatter von ca. 30-40% der High-V7
bzw. Reg-Vr Transistoren im Design durch low-Vy Transistoren ersetzt [161] und somit
die Laufzeit des zeitlich langsten Logikpfades reduziert [187].

Im Gegensatz zu bisherigen Ansétzen wird in diesem Abschnitt der Einsatz von low-Vi
Zellen zur Reduzierung der Laufzeitsensitivitat einer getakteten Digitalschaltung disku-
tiert.

Bild 6.13 zeigt fiir 90nm, 65nm und 40nm low-power CMOS Technologien die auf reg-Vi
Gatter normierte Laufzeitsensitivitdat einer FO4 Inverter-Kette gegeniiber Prozess- und
Betriebsparametern sowie die prozentuale Abnahme der Laufzeit.

Der Einsatz von low-V Gattern hat eine deutliche Reduzierung der Laufzeitsensitivité-
ten gegeniiber den wichtigsten Prozess- und Betriebsparametern zur Folge. Die Ergebnisse
fiir 40nm basieren auf ersten, noch unvollstandigen Transistormodellen. Dies muss bei der
Bewertung der Daten beriicksichtigt werden. Die verringerten Sensitivitdten werden im
Folgenden genutzt, um das Taktverteilungsnetz von synchronen Digitalschaltungen ro-
buster gegeniiber Prozess- und Umgebungsvariationen zu machen. Wie die Ergebnisse des
Mikroprozessormodells in Kapitel 4.3 zeigen, ist der Beitrag des Taktbaums zur gesamten
WID Timing-Unsicherheit sehr grofs und nimmt mit tieferem Pipelining zu. Aus diesem
Grund werden fiir die folgende Untersuchung alle Clock Buffer und Clock Gating Zel-
len durch ihre entsprechenden low-V; Gatter ersetzt. Da das Gatterlayout unabhéngig
von der Wahl der Transistoreinsatzspannung ist, erfolgt der Austausch der reg-V Zellen
pin-kompatibel und flachenneutral. Als Beispiel zur Abschétzung von Kosten und Nutzen
dient das Produktdesign des ARM926 in 90nm CMOS Technologie [89].

Die erhohten effektiven Schaltstrome der low-V Transistoren haben eine signifikante Re-
duzierung der Laufzeiten zur Folge. Da die Laufzeitschwankung im Taktverteilungsnetz
auch von der Propagationszeit des Taktsignals von der Signalquelle bis zu den empfan-
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Bild 6.13: Laufzeitsensitivitaten einer low-V; FO4 Inverter-Kette normiert auf eine reg-Vy
Implementierung (Vpp = V53", T=27°C).

Tabelle 6.1: Relative Laufzeitdnderung eines low-V; Taktpfades im Vergleich zur reg-Vr
Implementierung.
90nm 65nm 40nm
VDD,nom ‘ VDD,low 9VDD,nom ‘ VDD,low VDD,nom ‘ VDD,low
| -278% | -383% | -20.7% | -33.1% | -24.0% [ -41.6% |

genden Flip Flop Zellen abhéngt, verringert sich die absolute Laufzeitschwankung linear
zur Laufzeit des Taktsignals. Tabelle 6.1 zeigt die relative Laufzeitédnderung eines low-Vrp
Taktpfades gegeniiber der urspriinglichen Implementierung mit reg-Vy Gattern. Fiir den
untersuchten ARM926 in 90nm CMOS Technologie hat dies einen um 17% reduzierten
Beitrag der Timing Unsicherheit zur Taktperiode zur Folge. Auf die Taktperiode umge-
rechnet ergibt sich daraus eine zeitliche Marge von 2-3%. Fiir einen ARM1176 in 65nm
ist eine Marge von 3-4%), fiir einen Cortex A8 in 40nm eine Marge von 5-6% zu erwarten.
Die Abschéitzung fiir den ARM1176 basiert auf einer Test-Implementierung in 65nm, die
Abschétzung fiir den Cortex A8 in 40nm auf den Ergebnissen des Mikroprozessormodells
(Kapitel 4.3).

Bild 6.14 zeigt die aus dem Mikroprozessormodell stammenden Beitrige des Taktvertei-
lungsnetzes zur Laufzeitschwankung fiir die Implementierung des Taktbaums mit reg-Vi
und low-Vr Gattern.

Clock Skew und Jitter stellen den stérksten Anteil. Die deutlich reduzierte Sensitivitét
gegeniiber Versorgungsspannungsschwankungen sowie die reduzierte nominelle Laufzeit
fiihren zu signifikanter Verbesserung dieses Beitrags. Dies ist insbesondere fiir moder-
ne System on Chips (SoC) sehr wertvoll, da das Taktsignal vom Taktgenerator (PLL)
bis zum Einspeisepunkt eines bestimmten Schaltungsteils z.B. Applikationsprozessor etc.
héufig eine nicht zu vernachlassigende Propagationszeit zuriicklegt. Diese externe Laufzeit
hat Einfluss auf die Grofe des Clock Jitters. Eine Reduzierung dieser ’externen’ Laufzeit
durch den Einsatz von low-V; Gattern bei gleichzeitiger Reduzierung der Laufzeitsensi-
tivitdt gegeniiber Versorgungsspannungsschwankungen kann hier die Laufzeitschwankung
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Bild 6.14: Mikroprozessormodell - Vergleich der Beitrédge des Taktverteilungsnetzes zur
Laufzeitschwankung fiir reg-Vr und low-V; Taktverteilungsnetze.

Tabelle 6.2: Relative Leckstromerhohung fiir low-V; Taktverteilungsnetze in ARM926,
ARM1176 und ARM Cortex AS.

| | ARM926 (90nm) | ARM1176 (65nm) | ARM Cortex A8 (40nm) |

100% low-Viy 26.7% ca. 47% 1 ca. 57% !

low-Vr, auker LCB 14.1% ca. 24% ! ca. 29% 1

1 Abschitzungen anhand Gatternetzlisten und Mikroprozessormodell

weiter verringern.

Mit tieferem Pipelining erhoht sich der Timing-Unsicherheits-Beitrag des Taktbaums. So-
mit steigt gleichzeitig der Vorteil von low-Vp Zellen im Taktbaum. Da sich die low-V
Gatter in ihrer Fléche nicht von den urspriinglichen Gattern unterscheiden, ist fiir einen
Kosten-Nutzen Vergleich neben der Grofte der gewonnenen zeitlichen Marge lediglich die
zusétzliche Leistungsaufnahme zu beachten.

Auf Gatterebene fiihrt der Einsatz von low-Vr Gattern zu ca. 810 fachem Leckstrom.
Tabelle 6.2 zeigt fiir die verschiedenen Mikroprozessoren den zu erwartenden Anstieg der
Leckstrome. Fiir die Abschitzung wurde eine gatterspezifische Leckstromcharakterisie-
rung unter statistischer Beriicksichtigung der Eingangs-Pin Belegung vorgenommen. Die
Verwendung grofer, treiberstarker Gatter im Taktbaum fiihrt trotz einer relativ geringen
Gatteranzahl zu einem deutlichen Anstieg des Leckstroms von iiber 50% fiir den Cortex
A8. Da der Taktbaum den Schaltungsteil mit hochster Datenaktivitdat darstellt, ist die
Leckstromerhéhung kein wesentlicher Kostenfaktor. Neben den zusétzlichen Leckstrom-
verlusten fiihrt die Verwendung von low-V; Gattern zu einer Erhohung der effektiven
Gatekapazitdt und somit zu erhohten dynamischen Verlusten. Simulationen einzelner
ARM926 und ARM1176 Taktbaumsegmente auf Basis extrahierter Netzlisten zeigen je
nach Prozess einen Anstieg der dynamischen Verlustleistung von 7-10% in 90nm und 6-9%
in 65nm.

Da die Implementierung eines Bindrbaums als Taktverteilungsnetz dazu fiihrt, dass die
Anzahl der Lokalen Clock Buffer (LCB) ca. 50% der Gesamtanzahl aller im Taktbaum
verwendeten Gattern entspricht, kann die Verlustleistung durch den Ausschluss der LCB
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wahrend der reg-Vr Ersetzung nahezu halbiert werden. Da der Beitrag des Taktbaums
zur Timing-Unsicherheit vorwiegend durch dessen Laufzeit bestimmt wird, hat der Aus-
schluss einzelner Zellen wiahrend der reg-Vr Ersetzung eine verringerte Abnahme der
Laufzeitschwankung zur Folge. Im Fall des ARM926 und ARM1176, deren Taktpfade
durchschnittlich 10-11 Gatter (ohne Flip Flops) beinhalten, liegt der Einfluss der LCB
auf die Propagationszeit im Bereich von ca. 10%. Somit bleibt die Laufzeit und damit auch
die reduzierte Laufzeitschwankung nahezu unveréndert, wahrend sich die urspriingliche
Zunahme der aktiven Verlustleistung halbiert. Ein starkerer Eingriff in das Taktvertei-
lungsnetz, d.h. eine inhomogenere Verteilung von mixed-V; Gattern ist nicht sinnvoll, da
das zeitliche Balancieren des Taktverteilungsnetzes unter verschiedenen Prozess- und Be-
triebsbereichen aufgrund unterschiedlicher Laufzeitsensitivitdten deutlich erschwert wird.
Neben dem Einsatz von low-Vp Gattern konnen Laufzeiten auch durch erhohte Treiber-
starken (Gate-Sizing) reduziert werden. Simulationen einzelner Segmente aus den Takt-
baumen des ARM926 und ARM1176 zeigen jedoch, dass die Aufdopplung der verwendeten
Treiberstarken zu lediglich 5-7% reduzierten Laufzeiten fiihren, bei gleichzeitiger Erho-
hung der dynamischen Verluste von 46-52% und einem Flachenzuwachs von 1.2% fiir den
ARM926 bzw. 2.3% fiir den ARM1176. Die Laufzeitsensitivitiaten bleiben jedoch unveran-
dert. Die doppelte Transistorflache fiihrt zu um ca. 30% verringerten statistischen Schwan-
kungen der Einsatzspannungen. Da diese statistischen Schwankungen nur einen geringen
Anteil an der Laufzeitschwankung im Taktbaum haben, tragt dieser Effekt unwesentlich
zur Verbesserung der Laufzeitschwankung bei. Grund fiir die geringe Laufzeitreduktion
sind die relativ hohen Treiberstiarken der verwendeten Gatter, um steile Flanken im Takt-
baum sicherzustellen. Dies wird als Design-Kriterium von den Synthese-Tools iiberwacht.
Gate-Sizing kann somit nicht als Alternative zum Einsatz von low-V Zellen im Taktbaum
gesehen werden.

6.2.3 Selektiver Einsatz von low-V; Zellen in
geschwindigkeitskritischen Pfaden

Wie im Abschnitt 6.2.2 gezeigt wurde, reduziert sich beim Einsatz von low-V; Gattern
im Vergleich zu entsprechenden reg-V; und high-V Implementierungen sowohl die Lauf-
zeitsensitivitat gegentiber Prozess- und Umgebungsvariationen als auch die Laufzeit selbst.
Beim FEinsatz der low-V Gatter im Taktbaum wurden globale zeitliche Sicherheitsmargen
durch verringerte Sensitivitdten im Taktbaum erzielt.

Mixed-Vr Schaltungsdesign ist eine wohl bekannte Maknahme um den Leckstrom durch
den Einsatz von high-V; Gattern in geschwindigkeitsunkritischen Pfaden zu reduzieren,
wahrend in den geschwindigkeitskritischen Pfaden Gatter mit niedrigerer Transistorein-
satzspannung verwendet werden, um die Geschwindigkeitsanforderungen erfiillen zu kon-
nen. Der Anteil von Gattern mit niedrigem V7 liegt in den meisten Implementierungen
von mixed-Vr Designs bei ca. 30-40% [161].

Im Gegensatz dazu wird in diesem Abschnitt ein Ansatz diskutiert, der die Anzahl der zu
ersetzenden Zellen gering hélt. Die robustheitsorientierte Ersetzung hat das Ziel, bereits
wahrend des Entwurfs eine zeitliche Sicherheitsmarge zu erzeugen. Da der Einsatz von
low-Vr Zellen pin-kompatibel und flichenneutral erfolgt, ist unter bestimmten Vorausset-
zungen auch ein selektiver Austausch von Gattern nach dem Timing Sign-Off moglich.

Basis der Ersetzungsstrategie sind verschiedene, robustheitsspezifische Bewertungskenn-
grofen, die eine Priorisierung der einzelnen Gatter wahrend der Ersetzung ermdoglichen.
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Im Folgenden werden die verschiedenen Bewertungskenngrofien einzeln aufgefiihrt.

1. Pfadlaufzeit tpy.q:

Im Allgemeinen gilt, dass Pfade mit geringem ’Slack’, d.h. Pfade, die eine gerin-
gere zeitliche Marge zum funktionalen Ausfallpunkt haben, eine hohe Pfadlaufzeit
aufweisen. Dennoch konnen Pfade mit gleichem Slack unterschiedliche Laufzeiten
haben, da der eine Pfad z.B. einem negativen, wahrend der andere Pfad einem posi-
tiven Clock Skew unterliegt. Da kombinatorische Logik hohere Laufzeitsensitivitét
als einfache Inverter oder Buffer-Zellen aufweist, wie sie im Taktbaum vorkommen,
werden Gatter in Logikpfaden stiarker gewichtet.

Je hoher die Pfadlaufzeit desto hoher die Priorisierung des Gatters.

2. Gatterlaufzeit tg,e,:

Neben der Pfadlaufzeit ist die absolute Laufzeit eines Gatters entscheidend. Je hoher
der Anteil an der Pfadlaufzeit desto wirksamer die Beschleunigung eines solchen
Gatters.

Je hoher die Gatterlaufzeit desto hoher die Priorisierung des Gatters.

3. Anzahl der Pfade pro Gatter Np/q:

Je hoher die Anzahl der Pfade, die ein bestimmtes Gatter beinhalten, desto grofer
der Einfluss auf das Gesamt-Timing der Schaltung. Diese Gréfe wird in Kombina-
tion mit der Pfadlaufzeit der einzelnen Pfade betrachtet. Dieser Aspekt kann durch
die topologische Korrelation, wie in Abschnitt 5.2 definiert, makroskopisch beschrie-
ben werden.

Je grofser die Anzahl von Pfaden pro Gatter desto hoher die Priorisierung des Gat-
ters.

4. Lage des Aufspaltungspunktes im Taktbaum:

Die Lage des Aufspaltungspunktes beider Taktpfade zum sendenden und empfan-
genden Register des das Gatter beinhaltenden Logikpfades bestimmt den Einfluss
von lokalen Variationen auf den Clock Skew. Je ndher der Aufspaltungspunkt an
der Einspeisequelle, desto hoher die Priorisierung des Gatters.

5. Gattertopologie:

Die Hohe des Transistor-Stacks, d.h. die Anzahl in Serie verschaltener Transistoren
zwischen Ausgangsknoten und Vpp bzw. Vgg beeinflusst die Prioritét eines Gatters.
So wird z.B. ein NAND Gatter stirker gewichtet als ein Inverter oder eine Buffer
Zelle.

Je hoher der Transistor-Stack desto hoher die Priorisierung des Gatters.

6. Transistorgrofie:

Die Schwankungsbreite statistischer Prozessvariationen nimmt mit der Grofe des
Transistors ab. Somit werden Gatter mit geringer Treiberstérke bevorzugt ersetzt.
Je kleiner die Treiberstéarke, desto hoher die Priorisierung des Gatters.

7. Pfadtopologie:
In Kapitel 5.1 werden verschiedene Pfadtopologien gezeigt und hinsichtlich ihrer
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Tabelle 6.3: Normierte Sensitivitdatsfaktoren fiir den Einsatz von low-V; Gattern.

At%;ltlmmax AtPath,maz Sl 52 AtPath,maz AtPath,max
fir S; = const. | fir Sy = const.

low-Vp: -5% -5.2% 5.1x | 11.8x -1.6% -2.7%

low-Vp: -7% -7.2% 7.7x | 19.9x -3.1% -4.4%

Umgebung in verschiedene Pfadgruppen eingeteilt. So werden Gatter, die in 'Loop-
internen’ kritischen Pfaden vorkommen, bevorzugt gegeniiber isoliert kritischen Pfa-
den ersetzt.

Je kritischer die Pfadtopologie, desto hoher die Priorisierung des Gatters.

Im Gegensatz zu herkémmlichen Ersetzungsstrategien basiert der hier vorgestellte Ansatz
neben Geschwindigkeitsaspekten auch auf zuvor definierten, topologie- und architekturab-
hiangigen Eigenschaften der Schaltung. Bild 6.15 zeigt ein schematisches Ablaufdiagramm
des verwendeten, robustheitsorientierten Ersetzungsalgorithmus.

Nach der Bestimmung der Gewichtungsfaktoren erfolgt ein Vergleich, der fiir &hnliche
Gewichtungsfaktoren, d.h. Gewichtungsfaktoren, die sich relativ gesehen nicht mehr als
um einen zuvor festgelegten prozentualer Wert (hier: 5%) unterscheiden, eine neue Prio-
risierung vornimmt. Dabei gehen die in der Darstellung gezeigten Kriterien ein.

Der Einfluss der Ersetzungsstrategie auf die Verteilung der maximalen Pfadlaufzeit in va-
riationsbehafteter Umgebung kann in dieser Arbeit aufgrund der Schaltungskomplexitit,
wie in Kapitel 5 diskutiert, nicht quantifiziert werden. Aus diesem Grund wird nochmals
auf Kapitel 2, 3 und 4 verwiesen, die zahlreiche generische Untersuchungen zu den o.g.
Bewertungskriterien beinhalten. Im Folgenden wird daher der Einfluss der Ersetzungsstra-
tegie anhand des in Kapitel 5.2 definierten Faktors der strukturellen Schaltungssensitivitat
und den Verénderungen in Gatter- und Pfadspektren diskutiert.

Bei Bestimmung der Kosten und Nutzen von lokalem low-Vr Einsatz wurde fiir jedes
Gatter ein Gewichtungsfaktor bestimmt, der die Punkte 1 bis 4 berticksichtigt. Bei dhnli-
chem Gewichtungsfaktor wurden die Punkte 5 bis 7 als direktes Entscheidungskriterium

herangezogen.
Bild 6.16 zeigt Gatter- und Pfadspektrum des ARM926 vor und nach dem selektiven Ein-
satz von low-Vp Gattern fiir eine zeitliche Sicherheitsmarge von Atf)‘;ltlh’maz = 5% bzw.

At}s;%ltlh,max = 7%

Das Pfadspektrum zeigt, dass die kritischen Logikpfade durch den Einsatz von low-Vi
Gattern beschleunigt werden und sich hinter der neuen maximalen Pfadlaufzeit aufrei-
hen. Dieser zeitliche Ausgleich resultiert im Aufbau einer Timing-Wall, die mit zuneh-
mender zeitlicher Marge an Steilheit gewinnt. Diese Verformung des Pfadspektrums ist
auch am Gatterspektrum zu erkennen. Die akkumulierte Gatteranzahl an der maximalen
Pfadlaufzeit nimmt mit steigender zeitlicher Marge exponentiell zu. Diese Zunahme wirkt
sich auf die in Kapitel 5.2 definierten Sensitivitatsfaktoren der Schaltung aus. Normiert
man den Sensitivititsfaktor auf das Originaldesign, so ergeben sich fiir die Definition des
Sensitivitédtsfaktor S; nach Gleichung 5.2 und fiir die Definition S; nach Gleichung 5.4
die in Tabelle 6.3 aufgefithrten Werte. Fiir eine zeitliche Sicherheitsmarge von 5% erhoht
sich der Sensitivitatsfaktor S; um den Faktor 5.1, fiir eine zeitliche Marge von 7% um den
Faktor 7.7. Aufgrund der hoheren Gewichtung der Gatter an der Geschwindigkeitsgrenze
erhoht sich der Sensitivitdtsfaktor Sy starker als Sy.
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Bild 6.15: Schematisches Ablaufdiagramm des robustheitsorientierten Ersetzungsalgorith-
mus.
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Bild 6.16: Gatter- und Pfadspektrum des ARM926 vor und nach selektivem Einsatz von
low-V3 Gattern.
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Tabelle 6.4: Zusammenfassung zum low-V; Gatter Einsatz in einem 90nm ARM926.

At;zltlh,max AtPath,maz SQ PStat Flache
fir Sy = const.

-5% -2.7% 11.8x | +0.8% 0%

-7% -4.4% 19.9x | +2.6% 0%

Es zeigt sich, dass fiir die Randbedingung einer konstanten Schaltungssensitivitéat, fiir
beide Definitionen des Schaltungssensitivitatsfaktors eine deutlich reduzierte Geschwin-
digkeitsmarge At patp mas €rzielt wird (siche Tabelle 6.3, Spalten 5,6). Die Anhdufung der
Gatter sowie eine hohe topologische Korrelation fiithrt zu einem erhohten Risiko, dass ein
kritischer Pfad sensibilisiert wird und dabei eine hohe Laufzeitschwankung aufweist.

Durch den Einsatz von low-V7 Zellen erhoht sich der Leckstrom der Zellen, so dass die sta-
tische Verlustleistung ansteigt. Im Gegensatz zu herkémmlichen mixed-Vr Designs liegt
der Anteil der durch low-V; Gatter ersetzten Zellen bei maximal 1%, so dass sich der
Leckstrom nur unwesentlich erhéht. Der Ersetzungsalgorithmus arbeitet im Gegensatz
zur STA Analyse zellbasiert und berticksichtigt bei der Geschwindigkeitserh6hung Setup-
Zeit kritischer Pfade gleichzeitig Hold-Zeit kritische Strukturen, d.h. die Ersetzung von
Gattern, die sowohl in Setup-Zeit kritischen Pfaden als auch in Hold-Zeit kritischen Pfa-
den liegen, wird ausgeschlossen, so dass keine Veranderung der Hold-Zeit kritischen Pfade
vorgenommen wird (siehe Bild 6.15). Somit ist kein zusétzliches Hold-Zeit Fixing erforder-
lich und das Layout der Schaltung bleibt unveréndert. Dies ermoglicht eine Post-Sign-Off
Geschwindigkeits- und Robustheitserhohung zu geringen Kosten. Tabelle 6.4 fasst den
Einfluss von selektivem low-V; Gatter Einsatz auf Geschwindigkeit, Sensitivitatsfaktor,
statische Verlustleistung und Fléche eines ARM926 Mikroprozessors in 90nm CMOS Tech-
nologie zusammen.

6.2.4 Einsatz von gepulsten Flip Flops (P-FF) / Latches (P-L)

In diesem Abschnitt wird der Einsatz von gepulsten Flip Flops (P-FF) und gepulsten
Latches (P-L) im Semicustom Schaltungsentwurf diskutiert. In low-power Schaltungen
werden standardméfig Master-Slave Flip Flops (MS-FF) verwendet, da sie sich durch
geringe Hold-Zeiten und vergleichsweise geringe Energieverluste auszeichnen [105, 188|.
Aufgrund des ansteigenden Laufzeitbeitrags von Flip Flop Zellen zur Taktperiode ist der
Einsatz schneller Flip Flops bzw. Latches auch fiir low-power Schaltungen attraktiv.

Die wesentlichen Laufzeitgréfien von Flip Flop Zellen sind der zeitliche Abstand zwi-
schen Daten- und Taktflanke am Eingang tp ¢, Taktflanke am Eingang und Daten-
flanke am Ausgang tci,—q sowie Datenflanke am Eingang und Datenflanke am Ausgang
tp—q@ = tp—cu + tc—g- Gepulste Flip Flops bzw. Latches zeichnen sich insbesondere
durch sehr niedrige oder sogar negative Setup-Zeiten aus, d.h. ein Datum, das den Daten-
eingang kurz nach der Taktflanke erreicht, kann noch immer korrekt gespeichert werden.
Dazu ist eine Transparenzphase notwendig, die durch die Breite des Pulses festgelegt
wird. Wahrend dieser Zeit bleibt ¢p_¢ konstant, so dass die Laufzeit von empfangendem
Pfad und sendendem Pfad ausbalanciert werden kann. So erméglichen P-FF und P-L so-
wohl statisches als auch dynamisches Time-Borrowing [134]. Der Einsatz von P-FF/P-L
bringt somit eine von der Pulsbreite abhéngige zeitliche Elastizitéit in die Schaltung. Diese
Elastizitét kann genutzt werden, um Laufzeitschwankungen aus Prozess- und Umgebungs-
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variationen zu kompensieren.

Aus diesem Grund werden P-FFs unter anderem in Multi-Zyklen Interconnects verwen-
det. Diese Verbindungen sind fiir den Einsatz von P-FFs besonders attraktiv, da diese eine
Punkt-zu-Punkt Verbindung darstellen. Ist diese Verbindung geschwindigkeitskritisch, so
kann eine grofse Pulsbreite gewahlt werden, da keine kurzen Pfade an diesen Flip Flops
enden, und daher keine Hold-Zeit Verletzungen zu befiirchten sind [135].

In [136] werden erstmals gepulste Flip Flops in synthetisierbaren Semicustom Schaltungen
verwendet. Hier werden in den kritischen Pfaden P-FFs mit verschiedenen Pulsbreiten fiir
statisches Time-Borrowing eingesetzt. Dieser Einsatz von gepulsten Flip Flops fiihrt in
loop-internen kritischen Pfaden jedoch zu Setup-Zeit Verletzungen [166]. In [167, 168, 169]
werden gepulste Latches in High Performance Mikroprozessoren verwendet, um zum einen
Flache und Leistungsaufnahme zu reduzieren, zum anderen durch verringerte Laufzeiten
und die Moglichkeit von Time-Borrowing zeitliche Margen bzw. Elastizitat im Hinblick
auf variationsbedingte Laufzeitschwankungen zu schaffen. In [170] wird der Einsatz von
gepulsten Flip Flops vorgeschlagen, deren Pulsbreite mit fortschreitender Zeit und damit
verbundenen, erh6hten Alterungseffekten angepasst werden kann.

Sowohl gepulste Latches als auch gepulste Flip Flops ermdglichen es, auch ohne Kenntnis
des einzelnen Effekts, durch dynamisches Time-Borrowing Laufzeitvariationen bis zu einer
bestimmten Grofse (Pulsbreite) selbsténdig und ohne dufseren Einfluss zu kompensieren
[134]. Dies ermoglicht auch die Kompensation von kurzzeitigen Umgebungsvariationen,
deren Detektion zwar moglich aber eine Kompensation mittels Regelkreis nicht imple-
mentierbar ist.

Selektiver Einsatz von P-FFs in geschwindigkeitskritischen Pfaden

Im Folgenden wird der Einsatz von gepulsten Flip Flops mit integriertem Pulsgenerator
in geschwindigkeitskritischen Pfaden diskutiert. Da selbst in zeitlich stark ausbalancier-
ten Pipelinestufen neben sukzessiv kritischen Pfaden, fiir die die verbesserte Daten-zu-
Ausgang Laufzeit tp_g als Bewertungskriterium herangezogen wird [189], auch isoliert
kritische Pfade vorkommen (siehe Kapitel 5.1), muss beim Austausch von Flip Flop Zel-
len zwischen den Anderungen von ¢p_ ¢y und toik—q unterschieden werden. Bild 6.17 zeigt
den Schaltplan des gepulsten Flip Flops, das fiir die weiteren Untersuchungen in diesem
Abschnitt verwendet wird [166].

Die Kernidee dieses Flip Flops ist es, die Propagation einer steigenden und fallenden Da-
tenflanke individuell zu beschleunigen. Aus diesem Grund wird der Propagationspfad der
beiden Flanken nach dem Dateneingang aufgespaltet. Gemeinsam mit dem generierten
Puls wird das Datensignal an ein 2-fach NAND bzw. NOR gefiihrt. Wéahrend der Trans-
parenzphase schaltet je nach Datensignal einer der beiden Transistor-Stacks (P6/P7 bzw.
N8/NO). Hier werden treiberstarke Transistoren eingesetzt um die Propagation zu be-
schleunigen und gleichzeitig eine hohe Flankensteilheit zu gewahrleisten. Die ebenfalls
treiberstarken Transistoren P1 bzw. N1 laden nun den internen Speicherknoten sowie die
Eingangskapazitiat der Ausgangsstufe um.

Im Semicustom Design miissen weitere Randbedingungen wie z.B. die Testbarkeit (Scan)
und ein asynchroner Reset gewéhrleistet werden. Wéahrend der Scan-Eingang ebenso wie
im Master-Slave Flip Flop vor dem Dateneingang liegt und somit die Propagationszeit des
Datums erhoht, liegt der asynchrone Reset auferhalb des kritischen Propagationspfads.
Diese Anpassungen ermoglichen es, dass das gepulste FF im Vergleich zum Standard
Master-Slave Flip Flop neben der fiir P-FF charakteristischen negativen Setup-Zeit auch
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Bild 6.17: P-FF mit aufgespaltetem Propagationspfad zur Beschleunigung der Clock-Q
Laufzeit.
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Bild 6.18: Simulierte Clock-Q Laufzeit von MS-FF und P-FF in Abhéangigkeit der Data-
Clock Laufzeit auf Basis extrahierter Netzlisten in 65nm CMOS (Vpp =
VDD,nom: TZZ?OC)

eine deutlich reduzierte t¢y;—g Laufzeit aufweist. Diese Eigenschaft ist insbesondere in
sukzessiv kritischen Pfaden und loop-internen kritischen Pfaden von Vorteil, da sowohl
der am FF ankommende als auch der vom FF abgehende kritische Pfad beschleunigt wird.
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Bild 6.18 zeigt die Clock-Q Laufzeit von gepulstem Flip Flop und Master-Slave Flip Flop.
Der lineare Anstieg von tcy,—q der P-FF Kennlinie kennzeichnet die Transparenzphase
des P-FF wahrend des Pulses. Zu diesem Zeitpunkt, d.h. wihrend der Transparenzphase,
ist die Data-() Laufzeit minimal. Eine eindeutige Setup-Zeit, wie Sie fiir Master-Slave Flip
Flops definiert ist, kann gepulsten Flip Flops daher nicht zugeordnet werden. Aus diesem
Grund ist es notwendig den nominellen Design-Punkt von gepulsten Flip Flops festzule-
gen, um den Einfluss auf die Geschwindigkeit der Schaltung abschétzen zu kénnen. Fiir die
folgenden Untersuchungen wird die Setup-Zeit des gepulsten Flip Flops auf th}F F = Ops
gesetzt. Im Vergleich zum Master-Slave Flip Flop ist in diesem Betriebspunkt auch die
Clock-Q Laufzeit ¢, geringer.

Die Transparenzphase von gepulsten Flip Flops und Latches ermoglicht es zeitliche Varia-
tionen des ankommenden Pfades auf den néchsten Pfad zu iibertragen, so dass Laufzei-
ten zwischen verschiedenen Pipelinestufen ausgeglichen werden kénnen. Dies kann sowohl
statisch (Static Time-Borrowing S-TB) als auch dynamisch geschehen (Dynamic Time-
Borrowing D-TB). S-TB entspricht dabei der Wahl des nominellen Betriebspunkts nahe
des Ausfallpunktes, d.h. % — o0o. Dieser Betriebspunkt ist dem nominellem Be-
triebspunkt des Master-Slave Flip Flops sehr dhnlich, da mit betragsmafig zunehmendem
zeitlichen Abstand tp_c eine Setup-Zeit Verletzung generiert wird.

Die Transparenzphase des P-FF erhoht gleichzeitig die Hold-Zeit, so dass die Vermeidung
von Hold-Zeit Verletzungen im Vergleich zu Schaltungen mit MS-FFs im Allgemeinen
hoheren Aufwand erfordert. Die erhohte Hold-Zeit liegt dabei in der Gréfsenordnung der
Pulsbreite [134].

Im Folgenden wird der Einsatz des o.g. P-FF in den kritischen Pfaden diskutiert, d.h. alle
Pfade, deren Pfad Timing in den oberen 10% des Pfad Timings des kritischsten Pfades
liegt. Dazu werden alle MS-FFs in den kritischen Pfaden durch P-FFs ersetzt. Bild 6.19
zeigt schematisch die Pipelinestruktur vor (links) und nach (rechts) der Ersetzung. Die
blau gezeichneten Schaltungsteile werden ersetzt.

Einfluss auf die Pfadlaufzeiten

Fiir die Bestimmung der Pfadlaufzeiten wird fiir die Setup-Zeit des gepulsten Flip Flops
tg,}F ' — Ops gewshlt. In diesem Betriebspunkt erfolgt kein statisches Time-Borrowing.
Bild 6.20 zeigt das Pfad- und Gatterspektrum vor und nach der selektiven Ersetzung von
MS-FFs in den kritischen Pfaden.

Durch die Verringerung der Setup-Zeit tg auf Ops sowie der verbesserten Clock-Q Laufzeit
to—q reduziert sich das Pfad Timing des kritischsten Pfads auf ca. 93% des urspriingli-
chen Wertes. Somit stehen nach der Ersetzung ca. 7-8% zeitliche Marge zur Kompensa-
tion von Laufzeitschwankungen zur Verfligung. Da auch sub-kritische Pfade beschleunigt
werden, sofern diese an einem der ersetzten Flip Flops enden bzw. beginnen, ist die Ak-
kumulation von kritischen Pfaden an der neuen maximalen Pfadlaufzeit gering. Daher
ist im kritischen Bereich eher eine Verschiebung als eine Verformung des Pfad- und Gat-
terspektrums zu erwarten. Zusétzlich zur Beschleunigung der Logikpfade ermdéglicht die
Transparenzphase der gepulsten Flip Flops die Kompensation von dynamischen Variatio-
nen in Logik und Taktbaum. Der Einfluss dieser Elastizitat auf das Schaltverhalten kann
jedoch nicht quantifiziert werden, da dazu die genaue Kenntnis iiber alle dynamischen
Laufzeitschwankungen in zeitlicher Reihenfolge benétigt wird.

Bei der dynamischen Adaption von Betriebsparametern ist eine zeitliche Elastizitit in
den kritischen Pfaden von Vorteil, da nicht gewéhrleistet werden kann, dass die Stell-
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Bild 6.19: Schematische Darstellung der Ersetzungsstrategie.

grofse zu jeder Zeit an jedem Ort gleich ist. Aus diesem Grund kann es zu kiinstlich
erzeugten Variationen z.B. durch die Adaption der Versorgungsspannung oder der Body-
Spannung (ABB) kommen. Selbst eine Erhohung der Versorgungsspannung und die damit
verbundene Verringerung der Laufzeit kann im Taktbaum zur Verkiirzung der effektiven
Taktperiode fithren. Da die Clock-Q Laufzeit des Flip Flops vom zeitlichen Abstand von
Daten- und Taktflanke ¢ _c, abhéngt, kann das Flip Flop als Schnittstelle zwischen Lo-
gik und Taktbaum gesehen werden. Die zeitliche Elastizitat des gepulsten Flip Flops kann
daher sowohl Schwankungen der Laufzeit aus dem Logikteil als auch aus dem Taktbaum
kompensieren.

Um die maximale zeitliche Marge zu bestimmen, die durch den Einsatz von gepulsten Flip
Flops gegeniiber einer Implementierung mit MS-FFs zu erzielen ist, wird als Testschal-
tung eine ’pipelined loop’ aus vier identischen kritischen Pfaden verwendet, die in Bild
6.21 gezeigt ist [166]. Im Gegensatz zum obigen Beispiel (STA Ergebnisse eines ARM926
in 90nm), zeigen die in Bild 6.21 dargestellten Messungen in 65nm LP CMOS den Betrieb
von P-FFs bei minimalem ¢p_¢ anstatt bei tgy = Ops.

Als Logikpfad zwischen den einzelnen Flip Flops wird der in die 65nm Technologie iiber-
tragene kritischste Pfad des ARM926 verwendet. Zu Beginn werden alle Flip Flops auf
logisch "0’ gesetzt. Im ersten Zyklus wird eine logische 1" im ersten Flip Flop gespeichert.
In den nachfolgenden Taktzyklen propagiert nun die logische ’1’, so dass am Ausgang eine
Oszillation mit einem Duty Cycle von 25% zu sehen ist. Wird nun die Taktfrequenz weiter
erhoht, so wird zu einem bestimmten Zeitpunkt eines der Flip Flops aufgrund eines zu
geringen tp_cy, nicht mehr in der Lage sein, die propagierende "1’ zu speichern. Die "1’
geht verloren, und die Ostzillation ist beendet.

Das Verhéltnis der maximal zu erzielenden Taktfrequenz von P-FF gegeniiber MS-FF liegt
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nach dem Ersetzen von MS-FFs in den kritischen Pfaden.
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Bild 6.22: Simulation der Energieaufnahme von P-FF und MS-FF in 65nm CMOS auf
Basis extrahierter Netzlisten (Vpp = Vi5", T=27°C).

bei nomineller Versorgungsspannung bei ca. 11%. Fiir niedrigere Versorgungsspannungen
ist ein geringfiigig erh6hter Geschwindigkeitsgewinn zu erkennen, der grundsétzlich durch
die - wie Simulationen zeigen - im Vergleich zum P-FF erhohte Sensitivitat der Daten-zu-
Ausgang Laufzeit tp_q des Master-Slave Flip Flops gegeniiber Vpp erklart werden kann.
Durch die Anpassung der Taktfrequenz (VCO) ist insbesondere fiir geringe Frequenzen
ein klarer Ausfallpunkt nur mit einer Genauigkeit von ca. 1.5% zu bestimmen, so dass die
Zunahme des gemessenen Geschwindigkeitsgewinns im Bereich der Messgenauigkeit liegt.
Daher darf dieser Effekt nicht als systematischer Unterschied zwischen P-FF und MS-FF
betrachtet werden.

Einfluss auf die Energieaufnahme

Neben den Geschwindigkeitsvorteilen und der Méglichkeit zu dynamischem Time-Borrowing
erhoht sich durch den Einsatz von gepulsten Flip Flops sowohl der Flachenbedarf als auch
die statische und dynamische Leistungsaufnahme. In Bild 6.22 wird die Energieaufnahme
von MS-FF und P-FF in Abhéngigkeit der Schaltaktivitit gezeigt.

Fiir niedrige Schaltaktivititen ist der Anteil der internen Taktverteilung sehr hoch, so
dass das P-FF eine signifikant erhchte Energieaufnahme aufweist. Grund hierfiir ist die
Generation des Pulses, der durch das Umladen von Kapazitdten erzeugt wird. Ist die
Schaltaktivitédt hoch, so tragt neben den Anteilen aus der Taktverteilung auch das Umla-
den der internen sowie der externen Lastkapazitit bei. Da die externe Lastkapazitdt im
Vergleich zu allen anderen Kapazititen deutlich grofer ist, verringert sich das Verhalt-
nis der Energiecaufnahme von MS-FF und P-FF. Selbst fiir hohe Schaltaktivitdten bleibt
die Energieaufnahme des P-FFs gegeniiber dem Standard MS-FF deutlich erhéht, da die
internen Kapazititen des P-FF durch die Verwendung von treiberstarken Transistoren
deutlich hoher sind als die des MS-FFs.

Im Fall des untersuchten ARM926 ergibt eine Abschéitzung unter Beriicksichtigung aller
ersetzten FF Typen eine Zunahme der von allen Flip Flop Zellen verbrauchten Energie
um ca. 7-8%. Nimmt man an, dass 20% der Gesamtenergie von den Flip Flop Zellen in
der Schaltung verbraucht wird, so ist eine Gesamtenergieerh6hung von weniger als 2% zu
erwarten.
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Tabelle 6.5: Zusammenfassung fiir den Einsatz von P-FFs in geschwindigkeitskritischen

Pfaden eines 90nm ARM926.
AtPath,ma:): AtPath,maz SQ EDyn Fléache

Sy = const.
-7.2% -6.3% 24x | 2% | +1%

Einfluss auf den Flachenbedarf

Der fiir mehr als 20 verschiedene Flip Flops (Funktion und Treiberstérke) berechnete
Mittelwert fir den Zuwachs der Einzelgatterfliche liegt bei 28%. Auch hier tragt vorwie-
gend der interne Pulsgenerator zum Flachenzuwachs bei. Da jedoch nur MS-FFs in den
geschwindigkeitskritischen Pfaden ersetzt werden, verringert sich der Flachenzuwachs auf
Schaltungsebene auf ca. 1%. Durch die um die Pulsbreite erhohte Hold-Zeit ist zusétz-
liches Hold-Zeit Fixing durch Einfiigen von Hold-Zeit Buffer Zellen erforderlich. Unter
Beriicksichtigung der Verteilung aller Hold-Zeit kritischen Pfade (siehe Kapitel 4.1) steigt
der Flachenbedarf um vernachlassigbare 0.1-0.2%, so dass der Gesamtflichenzuwachs bei
ungefahr 1% liegt. Die Verwendung breiterer Pulse fiihrt zu einem exponentiellen Anstieg
der fiir Hold-Zeit Fixing benotigten Fliche, so dass die Anzahl Hold-Zeit kritischer Pfade
die maximale Pulsbreite fiir einen kosteneffizienten Einsatz von P-FF in geschwindigkeits-
kritischen Pfaden limitiert.

Ebenso wie beim Einsatz von low-V; Gattern in geschwindigkeitskritischen Pfaden er-
hoht auch der selektive Einsatz von P-FFs den Sensitivitdtsfaktor. In diesem Fall betragt
der auf die urspriingliche Schaltung normierte Sensitivitatsfaktor S; = 2.4 bei einer ma-
ximalen Laufzeitreduzierung auf Entwurfsebene von Atpanmaz = 7.2%. Setzt man die
Randbedingung einer konstanten Schaltungssensitivitéit, so kann als zusétzliche zeitliche
Sicherheitsmarge nur 6.3% anstatt Atpaih mae = 7.2% genutzt werden.

Tabelle 6.5 fasst die Ergebnisse der selektiven Ersetzung von MS-FFs durch P-FFs in
geschwindigkeitskritischen Pfaden des ARM926 zusammen.

Globaler Einsatz von gepulsten Latches (Pulsed Latch Design)

Im vorherigen Abschnitt wird der Einsatz von gepulsten Flip Flops in geschwindigkeitskri-
tischen Pfaden diskutiert. Die Ersetzung aller MS-FFs durch P-FFs hingegen ist aufgrund
eines signifikanten Flachen- und Energiezuwachses nicht kosteneffizient.

Eine Moglichkeit die Kosten zu senken ist es, den Pulsgenerator aus der Zelle zu entfer-
nen, indem ein externer Pulsgenerator verwendet wird, der als lokaler Clock Buffer (LCB)
gleichzeitig mehrere Flip Flops/Latches mit einem Puls versorgt. Da gepulste Latches we-
niger Fléche bendtigen als gepulste Flip Flops, wird im Folgenden der Einsatz gepulster
Latches mit externem Pulsgenerator in eingebetteten Mikroprozessoren untersucht.

Bild 6.23 veranschaulicht die Ersetzungsstrategie beim Pulsed Latch Design. Es werden
sowohl alle Flip Flop Zellen durch P-Latches als auch alle LCB durch Pulsgeneratoren
ersetzt. Bild 6.24 zeigt die Schaltpline des verwendeten Latches und Pulsgenerators.

Im Gegensatz zum gepulsten Flip Flop ist der Propagationspfad fiir einen 0 — 1 und
1 — 0 gleich. Wéhrend des Pulses 6ffnen die Transistoren N8/P9 den Propagations-
pfad zum Speicherknoten und die Transistoren N11/P12 brechen die Riickkopplung des
Speicherknotens auf. Im Vergleich zum Standard Master-Slave Flip Flop erhéht sich die
Clock-Q Laufzeit um bis zu 10%, da mit dem C2MOS Inverter (P8,P9,N8 N9) eine zu-
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Bild 6.23: Schematische Darstellung der Ersetzungsstrategie.

sitzliche Logikstufe im Propagationspfad liegt. Dieser Anstieg stellt kein Problem dar,
da alle Flip Flop Zellen der Schaltung ersetzt werden und somit die Setup-Zeit aller FFs
deutlich reduziert wird. Beriicksichtigt man beide Effekte, so ist stets eine verringerte
Gesamtlaufzeit zu erwarten. Fiir die kommenden Untersuchungen wird die Setup-Zeit des
gepulsten Latches auf tsy = Ops gesetzt.

Im Gegensatz zu gatterinternen Pulsgeneratoren, die eine feste Ausgangslast treiben, va-
riliert die Belastung des externen Pulsgenerators aufgrund von variierenden Leitungslan-
gen und unterschiedlicher Anzahl zu versorgender Latch-Zellen. Aus diesem Grund ist es
insbesondere fiir synthetisierbare Semicustom Designs sehr wichtig, einen zuverlidssigen
Full-Swing Puls unter allen méglichen Prozess- und Betriebsbedingungen zu gewéhrleis-
ten.

Die untere Grenze der Pulsbreite wird vorwiegend vom Tiefpassverhalten der Logik be-
stimmt. Je schmaler der Puls, desto stiarker die Pulsverformung. Fiir Pulsbreiten unter
3 FO4 Laufzeiten konnte nicht fiir alle Betriebs- und Prozessbedingungen ein Full-Swing
Puls sichergestellt werden, so dass fiir eine Pulsverteilung diese Pulsbreite als untere Gren-
ze gesehen werden kann. Um diesen Effekt auch in den Standardzellen zu berticksichtigen,
wird im Vergleich zu herkommlichen LCBs die Treiberstiarke der Ausgangsstufe um 30%
erhoht, d.h. fiir gleiche Lasten ist die Ausgangsstufe des Pulsgenerators um 30% grofser
als die der urspriinglichen LCBs.

Die obere Grenze der Pulsbreite ist vom Aufwand fiir zusédtzliches Hold-Zeit Fixing ab-
héangig. Je grofser die Pulsbreite desto mehr Pfade werden Hold-Zeit kritisch. Die maxi-
male Pulsbreite fiir einen kosteneffizienten Einsatz von gepulsten Latches wird durch den
zusétzlichen Flachen- und Energiebedarf bestimmt und ist daher abhéngig von der zu
entwerfenden Schaltung. Fiir die Untersuchungen des ARM926 wird die Verzogerungsket-
te des Pulsgenerators so gewéhlt, dass ein Puls der Breite von 5 FO4 Laufzeiten verteilt
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6.2 Praventive Kompensationstechniken

wird. Die effektive Pulsbreite, die fiir dynamisches Time-Borrowing zur Verfiigung steht,
betragt ca. 3 FO4, da ca. 2 FO4 Laufzeiten fiir die Propagation des Datensignals vom Da-
teneingang bis zum Speicherknoten bendtigt werden. Damit liegt die effektive Pulsbreite
im Bereich der Pulsbreite des im vorherigen Abschnitt besprochenen P-FFs.

Einfluss auf die Laufzeitschwankung

Da die Pulsbreite durch ein Verzégerungselement bestimmt wird, ist die Anzahl an Lo-
gikstufen bei geringen Pulsbreiten klein. Um Energie und Fldache zu sparen werden klei-
ne Transistoren verwendet, so dass der Mittelungseffekt statistischer Schwankungen fiir
das Verzogerungselement gering ist. Monte Carlo Simulationen mit globaler und lokaler
Parameterschwankung zeigen bei nomineller Versorgungsspannung eine relative Schwan-
kungsbreite des Pulses von oy, =9.6%. Die entsprechende Clock-Q Laufzeit des Latches
schwankt nur um oy, _,=8%. Die Schwankung der Pulsbreite korreliert jedoch aufgrund
der globalen Prozessschwankung stark mit der Clock-Q) Laufzeitschwankung. Eine genaue
Untersuchung der Monte Carlo Simulationen zeigt einen unkorrelierten Schwankungsan-
teil beider Schwankungen von p =20%. Nach folgender Formel [190] ergibt sich fiir die
Varianz der Differenz zweier Zufallsvariablen X und Y

o’ [X = Y] = o*[X] + o*[Y] — 2p\/02[X] - 02]Y] (6.11)

Fiir den 1-Sigma Fall der Differenz aus tci,—¢g und s bei einer Pulsbreite von 5 FO4
Laufzeiten ergibt sich eine Laufzeit von ca. 0.3 FO4. Bei Clock-Q Laufzeiten von 3-4 FO4
Laufzeiten stellt dieser Schwankungsanteil keine wesentliche Reduzierung der inhérenten
Race-Immunity dar. Zur Vermeidung von Hold-Zeit Fehlern ist daher die genaue Bestim-
mung der maximalen Pulsbreite unter globalen Prozessschwankungen ausschlaggebend.

Fiir den hier gewédhlten nominellen Betriebspunkt von tgy = Ops stellt die Pulsbrei-
tenschwankung kein Problem dar. Die Schwankung der Pulsbreite limitiert jedoch die
maximale zeitliche Grofe fiir Time-Borrowing. Da im gewéhlten Betriebspunkt nur dy-
namisches Time-Borrowing durch eine Pulsverkiirzung beeinflusst wird, schlagt sich die
Schwankung der Pulsbreite nicht auf die nominell zu erzielende zeitliche Marge nieder.

Im Vergleich zum LCB erhoht sich die Laufzeit des Pulsgenerators um ca. 1.5 FO4 Lauf-
zeiten. Diese Erhohung hat keinen signifikanten Einfluss auf den Clock Jitter des Takt-
verteilungsnetzes und kann daher vernachlassigt werden. Die relative Laufzeitschwankung
von LCB und PG zeigen keine zu beriicksichtigenden Unterschiede, so dass der lokale
Clock Skew durch die Verwendung von Pulsgeneratoren als LCB-Zelle nur unwesentlich
verandert wird.

Einfluss auf die Energieaufnahme

Um den Anstieg der Clock-Q Laufzeit gegeniiber dem urspriinglich verwendeten Master-
Slave Flip Flops gering zu halten, werden im gepulsten Latch die maximalen Transistor-
weiten, die durch die Standardzellenhohe beschrankt wird, bestmdoglich ausgenutzt. Es
ergibt sich trotz signifikantem Flachengewinn eine geringe Ersparnis der Energieaufnah-
me. In Bild 6.25 ist die simulierte Energieaufnahme von Master-Slave FF und gepulstem
Latch in Abhéngigkeit der Schaltaktivitéit gezeigt. Bei hoher Aktivitét ist eine Energieer-
sparnis von ca. 10% zu erwarten.

Beriicksichtigt man neben den Flip Flop Zellen auch die Energieaufnahme von LCB und
Pulsgenerator, so ergibt sich fiir eine Anzahl von ca. acht gepulsten Latches pro Pulsge-
nerator eine zur Anordnung aus LCB und MS-FF identische Energieaufnahme. Werden
mehr als acht P-L. von einem Pulsgenerator versorgt, so sinkt die Energieaufnahme im
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Bild 6.25: Simulierte Energieaufnahme von MS-FF und P-L in 65nm CMOS in Abhén-
gigkeit der Schaltaktivitit (Vpp = VA%", T=27°C).

Vergleich zum urspriinglichen Design. Da im analysierten ARM926 Produktdesign durch-
schnittlich 27 MS-FFs von einem LCB versorgt werden, ist ein zwischen 5-10% verringerter
Energiebeitrag fiir die Kombination aus von PG und P-L zu erwarten. Um eine sichere
Verteilung eines Full-Swing Pulses gewéhrleisten zu konnen, ist die rdumliche Anordnung
von LCB und den zu treibenden FF/Latch Zellen (Relative Placement) empfehlenswert.
Gleichzeitig erhoht sich somit die Anzahl an Latch Zellen pro PG.

Einfluss auf den Flachenbedarf

Auf Gatterebene nimmt die Transistoranzahl eines gepulsten Latches im Vergleich zum
MS-FF signifikant ab. Da im Semicustom Schaltungsentwurf Flip Flop Zellen einen Scan-
Eingang zum Test der Schaltung erhalten, miissen auch die gepulsten Latches mit Scan-
Eingéngen versehen werden. Dies reduziert den urspriinglichen relativen Flachengewinn.
Mittelt man den Fldchenunterschied von iiber 20 verschiedenen Flip Flop Typen und ge-
pulsten Latches, so resultiert ein mittlerer Flachengewinn von ca. 11%. Der zellspezifische
Austausch von insgesamt ca. 20000 MS-FFs des untersuchten ARM926 durch P-Ls fiihrt
zu einer relativen Flachenersparnis von 16%. Da die urspriinglich fiir alle MS-FFs beno-
tigte Flache ca. 49% betragt, liegt der Flachengewinn auf Mikroprozessorkernebene bei
8%.

Die 768 LCB Zellen des Taktbaums miissen durch grofere Pulsgeneratoren ersetzt wer-
den. Da der Fldchenbeitrag der LCB zur Gesamtflache gering ist, fithrt der Einsatz von
Pulsgeneratoren zu einer Flachenerhohung um 1%.

Zur Kompensation der erhohten Hold-Zeiten werden Hold-Zeit Buffer eingefiigt, so dass
fiir alle Hold-Zeit kritischen Pfade vergleichbar grofe zeitliche Hold-Zeit Margen verfiig-
bar sind wie im urspriinglichen Design. Im Gegensatz zum Einsatz von P-FF in geschwin-
digkeitskritischen Pfaden ist der Aufwand fiir Hold-Time Fixing beim globalen Einsatz
gepulster Latches hoher. Fiir die verwendete Pulsbreite von 5 FO4 Laufzeiten liegt der
zusitzliche Flachenaufwand fiir Hold-Time Buffer bei 1.4% der Gesamtfliache.

Es ergibt sich fiir den untersuchten ARM926 ein Fléchengewinn (ohne Cache) von 5.6%.
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Bild 6.26: Pfad- und Gatterspektrum des ARM926 fiir das urspriingliche MS-FF Design
und nach globalem Einsatz von P-Ls.

Einfluss auf Pfadlaufzeiten
Bild 6.26 zeigt Gatter- und Pfadverteilung des ARM926 vor und nach dem globalen

Einsatz von gepulsten Latches.

Fiir den bevorzugten Betriebspunkt (ohne Time-Borrowing) ist eine zeitliche Marge von
5% erkennbar. Durch die "Multi-Stage Analyse’, die fiir die Untersuchung der Pfadtopo-
logien in Kapitel 5.1 erforderlich ist, kann fiir jeden Pfad die maximal mdgliche Zeit fiir
statisches Time-Borrowing bestimmt werden. Wahrend die Laufzeit des kritischen Pfa-
des reduziert wird, erhoht sich die Laufzeit eines bisher sub-kritischen Pfades. In Bild
6.26 ist der Bereich fiir statisches Time-Borrowing markiert. Beispielhaft fiir alle anderen
Pfade ist fiir den kritischsten aller Pfade der entsprechende sub-kritische Pfad gezeigt,
dessen Laufzeit mit zunehmendem Time-Borrowing ansteigt. Dieser Pfad limitiert somit
das Potential von statischem Time-Borrowing hinsichtlich der maximal zu erreichenden
Geschwindigkeitsmarge.

Alle anderen Pfade im markierten Bereich haben ebenfalls die Moglichkeit zum statischen
Time-Borrowing, wobei die Grofenordnung von 0.5% bis zu ca. 6% variiert. Im vorliegen-
den Fall bleibt der urspriinglich kritischste Pfad auch nach statischem Time-Borrowing
der geschwindigkeitslimitierende Pfad.

Bild 6.27 veranschaulicht den Aufbau von Pulsgenerator und gepulsten Latches und die
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Bild 6.27: Veranschaulichung von Time-Borrowing in Schaltungen mit gepulsten Latches.
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Tabelle 6.6: Ubersicht iiber die Ergebnisse des globalen Einsatzes von P-Latches in einem
90nm ARM926.

AtF’cnflm,ﬂm:r: AtPath,ma:z: 52 EDyn Fliche

fir Sy = const.
Ohne TB -5.2% -3.8% 3.9x | ca. -5% | -5.6%
S-TB -1.7% -5.8% 8.8x | ca. -5% | -5.6%

von der Pfadtopologie abhingige Anwendung von Time-Borrowing. Da lediglich 2.5%
statisches Time-Borrowing erforderlich ist, um die maximale Geschwindigkeitsmarge zu
erreichen, sind nur geringfiigige Anderungen des ARM926 Pfad- und Gatterspektrums zu
erkennen. Fiir homogener verteilte Pfadlaufzeiten ist eine stérkere Verdnderung der Spek-
tren und somit auch ein deutlich erhchter Sensitivitdtsfaktor s zu erwarten. Hier ist die
grofe Bedeutung der Multi-Stage Analyse bei der Implementierung von Time-Borrowing
Techniken erkennbar.

Der Ansatz, MS-FFs global durch gepulste Latches zu ersetzen, zeigt fiir einen ARM926
mit einer Geschwindigkeitsmarge von 5%, einer um ca. 5.5% reduzierten Fliche, gering-
fiigiger Energieersparnis und einer im Vergleich zu selektivem low-V Einsatz moderaten
Erhohung des Sensitivitatsfaktors s gute Ergebnisse. Um Kosten und Nutzen fiir kom-
mende Generationen eingebetteter Mikroprozessoren abzuschéitzen werden die Ergebnisse
des ARM926 Produktdesigns mit Hilfe des Mikroprozessormodells aus Kapitel 4.2 fiir die
ARM Prozessoren ARM1176 und Cortex A8 skaliert.

Fiir tieferes Pipelining ist eine deutlich erhohte zeitliche Sicherheitsmarge von bis zu 8%
zu erwarten. Aufgrund der erhohten Anzahl an Flip Flops steigt der Flichenanteil des
Taktverteilungsnetzes und somit auch der zuséatzliche Flachenaufwand fiir Pulsgenerato-
ren und Hold-Zeit Buffer. Bild 6.28 zeigt die auf das Mikroprozessormodell basierenden
Ergebnisse fiir ARM1176 und ARM Cortex AS8. Zusétzlich ist das zeitliche Budget fiir
die Verwendung des gepulsten Latches aus Bild 6.24 gezeigt, das bei der Wahl des Be-
triebspunkts tsy = Ops grundsétzlich fiir statisches und dynamisches Time-Borrowing zur
Verfiigung steht. Im Falle des ARM Cortex A8 kann bis zu 40% der Timing Unsicherheit
durch dynamisches Time-Borrowing kompensiert werden. Tabelle 6.7 fasst die wichtigs-
ten Ergebnisse fiir den Einsatz von gepulsten Latches in eingebetteten Mikroprozessoren
zusamien.
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Tabelle 6.7: Mikroprozessormodellbasierte Kosten-Nutzen Analyse fiir den globalen Ein-
satz gepulster Latches in eingebetteten Mikroprozessoren.

ARM926 | ARM1176 | ARM Cortex A8
Produktdesign 1 P-MODELL
Laufzeit Ohne TB -4.7% -T% -8%
S-TB -7.5% -9% -11%
Gesamtfliche -5.6% -4% -1%
Pulsgenerator +1.0% +2% +3%
HD-Buffer +1.4% +2% +4%
TB Budget 4.8% ca. 7% ca. 8%
60 - -
I Unsicherheit Il Logik
T 5 [ Flip Flops [l Budget fiir TB
(o]
L
I—G 40
3
.2 30
2
X 20
[t
10
0 :
MS-FF P-Latch MS-FF P-Latch MS-FF P-Latch
ARM926 ARM11 ARM Cortex A8

Bild 6.28: Ergebnisse des Mikroprozessormodells fiir den globalen Einsatz von gepulsten
Latches in ARM926, ARM1176 und ARM Cortex AS.

6.2.5 Einfluss der Techniken auf die Schaltungssensitivitat

In den vorangegangenen Abschnitten werden verschiedene Mafnahmen diskutiert, die
es ermoglichen, praventive, zeitliche Sicherheitsmargen zur Kompensation von Laufzeit-
schwankungen zu erzeugen. Neben den Kosten hinsichtlich des Energiebedarfs und Fl&-
chenaufwands werden die erzielte zeitliche Sicherheitsmarge und die in Kapitel 5.2 defi-
nierte Schaltungssensitivitéit als Bewertungsgrofen herangezogen.

Um einen besseren Uberblick iiber die verschiedenen Mafnahmen hinsichtlich ihres Ein-
flusses auf das Laufzeitverhalten der Schaltung zu geben, werden in Bild 6.29 die zeitliche
Sicherheitsmarge sowie die Erhohung der Sensitivitétsfaktoren si, sy [122] gleichzeitig dar-
gestellt.

Um den Anstieg der kritischen Hardware im geschwindigkeitskritischen Bereich zu zeigen
wird in der oberen Darstellung der normierte Schaltungssensitivitatsfaktor s; aus Glei-
chung 5.2 verwendet. Es zeigt sich, dass die Verwendung von gepulsten Latches und Flip
Flops im Vergleich zum Einsatz von low-V Gattern zu geringerem Anstieg des Sensitivi-
téatsfaktors bei gleichzeitig erhohtem Geschwindigkeitsgewinn fiihrt. Die low-V7 Optionen
zeigen daher im Vergleich zu P-FF und P-L einen negativen Einfluss auf die Sensitivi-
tat der Schaltung gegeniiber WID Prozess- und Umgebungsvariationen. Es muss jedoch
berticksichtigt werden, dass die hohe topologische Korrelation zu einer deutlichen Ge-
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schwindigkeitserhohung fiir vernachléssigbar geringe Erhohung der Leckstrome fithrt. Fiir
Schaltungen, die bereits ausreichende zeitliche Sicherheitmargen besitzen, d.h. eine Erho-
hung der Schaltungssensitivitit vertretbar ist, kénnen die low-V; Optionen zur weiteren
Optimierung der Schaltung hinsichtlich Geschwindigkeit und Energieaufnahme eingesetzt
werden.

Die Darstellung des normierten Schaltungssensitivitéitsfaktors s, nach Gleichung 5.4 un-
terscheidet sich zum Sensitivitéitsfaktor s;. Da dieser Faktor auch die Zuordnung der
Gatter zum jeweiligen Pfad-Timing gewichtet, ist fiir den selektiven Einsatz von low-
Vr Gattern und gepulsten Latches mit statischem Time-Borrowing, die zum Aufbau ei-
ner Timing-Wall fithren, ein starker Anstieg des Sensitivitdtsfaktors im Vergleich zum
Original-Design zu sehen. Nach wie vor zeigt sich fiir alle low-V; Optionen bei gleicher
zeitlicher Sicherheitsmarge ein gegeniiber P-FF und P-L Design deutlich erhéhter Sensi-
tivitatsfaktor. Die im Vergleich zu s; verdnderte Anordnung der Sensitivitédtsfaktoren sy
von P-FF und P-L trotz gleicher Setup-Zeiten tgy = Ops resultieren aus den verdnderten
Gatterspektren, die sich aufgrund unterschiedlicher Clock-Q Laufzeiten von P-FF und
P-L ergeben.

Neben einem relativ geringen Anstieg der Schaltungssensitivitdtsfaktoren beim Einsatz
von P-FFs und P-Ls eroffnen diese Techniken eine zuséitzliche Kompensationsmoglichkeit
von dynamischen Laufzeitschwankungen. Durch dynamisches Time-Borrowing (D-TB),
d.h. zusatzliche zeitliche Elastizitat zwischen verschiedenen Pipelinestufen, kénnen Lauf-
zeitschwankungen z.B. aus Clock Jitter, lokalem IR-Drop etc. kompensiert werden. Die
maximale Grofenordnung dieser zeitlichen Elastizitat ist fiir P-L und P-FF durch gelbe,
horizontale Balken dargestellt. Der genaue Einfluss von D-TB auf die maximale zeitli-
che Sicherheitsmarge erfordert die Kenntnisse aller Schaltabhéngigkeiten und Bit-Pattern
Folgen fiir jede einzelne dynamische Laufzeitdnderung. Somit ist eine Quantifizierung
der effektiv wirkenden zeitlichen Sicherheitsmarge aufgrund unvorhersagbarer Einflussgro-
fen nicht moglich. Diese zusétzliche Elastizitat schafft nicht nur dynamisch veranderbare
zeitliche Sicherheitsmargen sondern vereinfacht auch die Implementierung von Adapti-
onstechniken, da z.B. die Adaption der Versorgungsspannung durch die unterschiedliche
Ausbreitungsgeschwindigkeit des angepassten Spannungspegels Timing Unsicherheit wie
z.B. Clock Jitter verursachen kann.

Da mit tieferem Pipelining die Anzahl der kritischen Pfade steigt und aufgrund der erhoh-
ten Anzahl an Pipelinestufen ein verringerter topologischer Korrelationsfaktor zu erwarten
ist, wird mit einem Anstieg der Kosten fiir den selektiven Einsatz von low-V; Gattern ge-
rechnet. Im Gegensatz dazu zeigt sich, dass die zu erreichende zeitliche Sicherheitsmarge
beim Einsatz von gepulsten Flip Flops und Latches ansteigt. Zusammen mit niedrigerem
Schaltungssensitivitéitsfaktor und zusétzlicher zeitlicher Elastizitét sind selektiver Einsatz
von P-FFs in geschwindigkeitskritischen Pfaden und die globale Verwendung von gepuls-
ten Latches attraktive Maknahmen zur Kompensation von Laufzeitschwankungen.

Die Gegeniiberstellung von zeitlicher Sicherheitsmarge und normiertem Schaltungssen-
sitivitdtsfaktor erleichtert die Auswahl geeigneter préventiver Kompensationstechniken.
Ferner ermoglicht die Bewertung der Schaltungssensitivitat eine Optimierung hinsichtlich
Robustheitsaspekten bei der Implementierung verschiedener Kompensationstechniken wie
z.B. des selektiven low-V Einsatzes. Hier kann durch zuséatzliche low-V Gatter das Gat-
terspektrum weiter verformt und der Sensitivitatsfaktor reduziert werden.

Die Untersuchungen préventiver Kompensationstechniken zeigen, dass der Schaltungssen-
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Bild 6.29: Zeitliche Sicherheitsmarge und normierter Schaltungssensitivitétsfaktor der ein-
zelnen préventiven Kompensationstechniken fiir den ARM926 in 90nm CMOS.
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sitivitatsfaktor ein geeignetes Mafk ist, um die strukturellen und topologischen Verdnde-
rungen durch die Implementierung schaltungstechnischer Maffnahmen und deren Einfluss
auf die Robustheit der Schaltung gegeniiber Variations- und Alterungseffekten zu quanti-
fizieren. Im folgenden Abschnitt wird die Schwierigkeit der Validierung von Robustheits-
kenngrofen diskutiert, sowie die Korrelation von Laufzeitschwankung und Schaltungssen-
sitivitatsfaktor unter der Annahme von rein statistischen Laufzeitschwankungen gezeigt.

6.2.6 Validierung des Sensitivitatsfaktors als Robustheitsmal

In diesem Abschnitt werden die Probleme der Validierung von Robustheitskenngréfsen
diskutiert und die Giiltigkeit des gewichteten Schaltungssensitivitatsfaktors unter der An-
nahme rein statistischer Laufzeitschwankungen gezeigt.

Eine Validierung von Robustheitskenngrofen ist generell nicht ohne bestimmte Randbe-
dingungen und Annahmen méglich, da realistische Verteilungen von variationsbedingten
Laufzeitschwankungen - insbesondere fiir komplexe Schaltungen, wie die untersuchten
ARM Mikroprozessoren - nicht bestimmt werden kénnen. Daher kann nicht gezeigt wer-
den, dass sich unter allen Kombinationsmoglichkeiten der einzelnen Variationsquellen das
Robustheitsmaft geméf den maximalen Pfadlaufzeiten verdndert und somit als giiltig zu
betrachten ist. Die folgende Auflisting fasst die entscheidenden Einflussfaktoren, die eine
Validierung von Robustheitskriterien erschweren bzw. unmoglich machen, zusammen.

e Die hohe Anzahl an systematischen und pseudo-statistischen Variationen, die den
groften Beitrag zur variationsbedingten Laufzeitschwankung stellen, machen die
Bestimmung einer realistischen Laufzeit z.B. durch Simulation in der Praxis un-
moglich. Insbesondere die Abhéngigkeit der einzelnen Variationsquellen von einer
hohen Zahl an nur schwer oder sogar unbestimmbarer Einflussfaktoren, wie in fol-
gender Auflistung zusammengefasst, stellt hier das grofste Problem dar.

— Prozessvariationen: z.B. Belichtungszeit und -dosis, Dotierstoffkonzentration,
Chemical Mechanical Polishing, Temperaturhomogenitit wahrend des Rapid
Thermal Anneal, Lage und Typ benachbarter Zellen, Zell-Layout, ...

— IR-Drop: Versorgungsspannung, Taktfrequenz, Schaltaktivitiat, Zuleitungswi-
derstand, Lastkapazitiat am ,Device Under Test” sowie die Versorgungsspan-
nung, Taktfrequenz, Schaltaktivitit, Lastkapazitat aller Subkomponenten eines
Chips und die Antwortzeit (Response-Time) des Spannungsreglers

— Crosstalk: Rise- und Fall-Time von Aggressor- und Victimleitung, Anzahl an
Agressornetzen sowie deren Koppelkapzitit zum Victimnetz, die statische Hal-
tekapazitdt am Victimnetz und die Relative Signal Ankunftszeit (RSAT) fiir
alle Netze der Schaltung, sowie die Versorgungsspannung

— Temperatur: Umgebungstemperatur sowie Taktfrequenz, Schaltaktivitit, Last-
kapazitit, Versorgungsspannung aller Subkomponenten eines Chips

— Aging: Versorgungsspannung, Taktfrequenz, Temperatur, Betriebszeit
e Technologieabhéingige Laufzeitsensitivitét
e Topologische Korrelation innerhalb geschwindigkeitskritischer Pfade

e Die hohe Anzahl an kritischer Hardware und die damit verbundene hohe Anzahl an
kritischen Pfaden (ca. leb-1e7), deren Laufzeit unter allen obigen Gesichtspunkten
bestimmt werden muss
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e False-Path Problematik (siehe Kapitel 5)
e Anzahl und Art der laufenden Anwendungen bzw. Prozesse

Es wird deutlich, dass eine Validierung des Schaltungssensitivitatsfaktors nur unter be-
stimmten Annahmen vorgenommen werden kann, da die Kenntnis iiber alle aufgelisteten
Einflussgrofsen sowie deren Kombination fehlt. Aus diesem Grund werden im Folgenden
die Ergebnisse einer vereinfachten Schaltungssensitivitétsfaktor-Validierung unter der An-
nahme rein statistischer Laufzeitschwankungen gezeigt.

Stand der Technik bei der Beurteilung variationsbedingter Laufzeitschwankungen stellt
die Monte-Carlo (MC) Analyse dar, die unter der Annahme rein statistischer Variationen
als Referenz technische Akzeptanz findet. Aufgrund der Komplexitat der Schaltung, d.h.
die hohe Anzahl an Pfaden, die aus der starken Vernetzung aller Gatter resultiert, ergeben
sich folgende Probleme fiir die Verwendung der MC-Analyse als Referenz zur Validierung
des Schaltungssensitivitétsfaktors.

e Um ein Gatterspektrum zu erstellen muss jedes Gatter dem kritischsten aller Pfa-
de zugeordnet werden. Dies erfordert die Sensibilisierung jedes einzelnen méglichen
Pfades und eine individuelle Monte-Carlo Simulation zur Bestimmung der Lauf-
zeit. Um das gleiche Gatterspektrum wie durch eine STA Analyse zu erhalten, ist
es daher erforderlich, alle méglichen Signalpropagationspfade ausgehend von einem
Registerelement zu betrachten, d.h. pro verdndertem Bit-Pattern der Eingangsre-
gister konnen 1 bis mehrere Tausend Pfade resultieren, deren Laufzeit analysiert
werden muss, um das Gatterspektrum zu bestimmen. Dies erfordert offensichtlich
einen untragbar hohen Rechenaufwand.

e Eine individuelle Simulation der Einzelpfade verhindert die Beriicksichtigung topo-
logischer Korrelationen.

e Der systematische Laufzeitunterschied von Titan Monte-Carlo Simulation und Sta-
tischer Timing Analyse liegt in der Grofenordnung einzelner Variationsbeitréige (ca.
5% Laufzeitunterschied), was einen Vergleich beider Methodiken verhindert.

e Die Statistische Statische Timing Analyse (SSTA) wére unter der Annahme rein
statistischer Schwankungen prinzipiell als Referenz geeignet. Die in Kapitel 5 darge-
legten Probleme der SSTA haben jedoch zur Folge, dass eine funktionierende SSTA
Losung fiir die Verifikation komplexer Schaltungen mit der erforderlichen Genauig-
keit nicht zur Verfiigung steht.

Aus den oben genannten Griinden ist es fiir die Validierung des Schaltungssensitivitéts-
faktors erforderlich, zum einen den Rechenaufwand zu reduzieren, zum anderen die Ver-
gleichbarkeit von Monte-Carlo Simulation und STA Ergebnissen zu gewéhrleisten. Deshalb
wird fiir die Validierung des Schaltungssensitivitéitsfaktors die folgende, hier erarbeitete
Methodik angewandt.

Fiir die aus Bild 5.8(a) bekannte Testschaltung, die die wesentlichen Eigenschaften kriti-
scher Pfade hinsichtlich ihres Verhaltens gegeniiber Variationen nachbildet und einen rea-
listischen Korrelationsfaktor aufweist, wird mit dem Analogsimulator Titan eine Monte-
Carlo Analyse durchgefiihrt, um die maximale Laufzeit durch diese Gatteranordnung zu
bestimmen. Parallel dazu wird die Gatteranordnung in Matlab als Summe unterschied-
licher, statistisch verteilter Basis-Laufzeiten modelliert. Die Genauigkeit dieses Ansatzes
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(b) Nachbildung der originalen ARM926 Gatterspektrums durch die Ver-
wendung mehrere Templates (Mehrfach-Insatnzen).

Bild 6.30: Modell-Genauigkeit und Nachbildung des Gatterspektrums durch die Verwen-
dung von Templates als Mehrfach-Instanzen.

(Matlab Modells) wird durch die geringen Unterschiede der bestimmten maximalen Lauf-
zeiten im Vergleich zur Analogsimulation in Bild 6.30(a) gezeigt. Diese Basisschaltung
wird im Folgenden als Template bezeichnet und in einem erweiterten Matlab-Modell mehr-
fach verwendet (Mehrfach-Instanz), um das STA basierte Gatterspektrum nachzubilden.
Dazu wird jeder Pfadlaufzeit eine bestimmte Anzahl an Templates zugewiesen, bis die
reale Gatteranzahl fiir dieses Pfad-Timing mdglichst genau getroffen wird. Die Verwen-
dung der Templates als Basiseinheit resultiert in einem geringen Diskretisierungsfehler,
der jedoch aufgrund der hohen absoluten Anzahl an Gattern vernachlassigt werden kann,
wie in Bild 6.30(b) zu schen ist.

Die nominelle Laufzeit der Templates wird geméfs den zugeordneten Pfadlaufzeiten an-
gepasst. Die Laufzeiten der im Matlab-Modell verwendeten Basis-Lauffzeiten werden aus
dem nominellen Punkt ausgelenkt (Normalverteilung), so dass sich fiir jedes Template eine
maximale Pfadlaufzeit ergibt. Nun wird fiir alle Templates, die zur Nachbildung des Gat-
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terspektrums verwendet werden, die maximale aller Laufzeiten bestimmt. Dieser Vorgang
wiederholt sich mehrmals (MC-Analyse), so dass sich nach mehreren Tausend Durchldufen
die Verteilung der maximalen Laufzeit fiir die gesamte Anordnung aus Mehrfach-Instanzen
ergibt.

Dieser Ansatz ermoglicht es, eine statistische Methode mit dem STA Gatterspektrum einer
Schaltung zu koppeln, so dass ein Vergleich zwischen Laufzeitverteilung und Schaltungs-
sensitivitatsfaktor auf Basis der gleichen Ausgangslage, d.h. des gleichen Gatterspektrums
erfolgen kann. So konnen einige der o.g. Schwierigkeiten bei der Validierung des Schal-
tungssensitivitatsfaktors umgangen werden.
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(a) Simulierte Laufzeitverteilung (Matlab) auf Basis von Mehrfach-Instanzen.
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(b) Vergleich von Schaltungssensitivitdtsfaktor und simulierter Laufzeitschwankung (Matlab-Simulation)

Bild 6.31: Validierung des Schaltungssensitivitétsfaktors.
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Sensitivitatsanalysen ARM926 & ARM1176

90nm, 65nm & 40nm

Basis Instanz
(Template)

AN

Matlab-MC Spice MC
Komplexitats- \ ¢
reduzierung
vergleich
STA Analysen von

Spektren- Praventiv-Techniken

modellierung (ARM926)
mit Matlab - Gatterspektren

Bestimmung
Laufzeitschwank,

Berechnung
Sensitivitatsfaktor,

Vergleich Laufzeitschwankung vs. Sensitivitatsfaktor
=> Validierung der Methodik

Bild 6.32: Methodik zur Validierung des Schaltungssensitivititsfaktors.

Im Folgenden werden nun die Ergebnisse der Validierung des Schaltungssensitivitatsfak-
tor auf Basis der hier dargelegten Methodik diskutiert. Dazu werden fiir selektiven low-Vr
Zellen und P-FF Einsatz in geschwindigkeitskritischen Pfaden, sowie den globalen Einsatz
von gepulsten Latches die jeweiligen Gatterspektren durch die o.g. Mehrfach-Instanzen
nachgebildet und die relative Zunahme des 90% Punktes der akkumulierten Laufzeitvertei-
lung im Vergleich zum Original Design mit dem Schaltungssensitivitéatsfaktors verglichen.
Bild 6.31(a) zeigt die Ergebnisse der mit Matlab bestimmten Laufzeitverteilung basierend
auf der Nachbildung der jeweiligen Gatterspektren.

In Bild 6.31(b) sind der ungewichtete Schaltungssensitivitétsfaktor s; nach Gleichung
5.2 und der gewichtete Schaltungssensitivitatsfaktor sy nach Gleichung 5.4 im Vergleich
zur Erhohung der Laufzeitschwankung dargestellt. Es zeigt sich, dass s; nur bedingt als
Indikator fiir den Einfluss von Variationen auf die Laufzeitschwankung herangezogen wer-
den kann, da im Falle des selektiven Einsatzes von gepulsten Flip Flops im Vergleich zu
anderen Mafknahmen mit groferer Laufzeitschwankung ein erhohter Sensitivitatsfaktor
resultiert. Daher kann fiir Schaltungssensitivitatsfaktor s;, der lediglich auf der Anzahl
kritischer Hardware beruht, der Zusammenhang zwischen erhéhtem Sensitivitatsfaktor
und erhdhten Laufzeitschwankungen nicht fiir alle ARM926 Design-Optionen verifiziert
werden. Im Vergleich zu s; beriicksichtigt s; durch individuelle Gewichtung der einzel-
nen Gatter weitere Eigenschaften der Schaltung. Der gewichtete Sensitivitédtsfaktor s,
bezieht bei der Bewertung der Schaltungsrobustheit neben der topologischen Korrelation
in den kritischen Pfaden auch den zeitlichen Abstand eines Gatters zum kritischsten aller
Pfade durch individuelle Gewichtung mit ein. In diesem Fall kann fiir alle untersuchten
Designs des ARM926 ein klarer Zusammenhang zwischen Schaltungssensitivitétsfaktor sq
und Laufzeitschwankung und damit deren positive Korrelation nachgewiesen werden. Bild
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6.2 Praventive Kompensationstechniken

6.32 veranschaulicht die einzelnen Schritte der angewandten Methodik zur Validierung des
Schaltungssensitivitéatsfaktors.

Unter den vorherrschenden Randbedingungen und den getroffenen Annahmen kann fest-
gestellt werden, dass der gewichtete Schaltungssensitivitatsfaktor s, eine geeignete Kenn-
grofe zur Bewertung der Robustheit einer Schaltung gegeniiber Variationen ist. Uber die
getroffenen Annahmen hinaus dient der Schaltungssensitivitatsfaktor zuséatzlich als Indi-
kator fiir den Einfluss unmodellierbarer systematischer und pseudo-statistischer Variatio-
nen auf die Geschwindigkeit einer Schaltung, wie in Kapitel 5.2 gezeigt werden konnte.
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7 Zusammenfassung und
Schlussfolgerung

7.1 Zusammenfassung

Die Analysen und Ergebnisse dieser Arbeit zeigen, dass entgegengesetzt vieler in der Li-
teratur zu findenden Aussagen die Schwankungsbreiten der wichtigsten systematischen
Prozess- und Betriebsparameter moderner sub-100nm CMOS Schaltungen bis 40nm nicht
zunehmen. Aufgrund eines besseren Verstdndnisses der Variationsquellen und besserer
Prozesskontrolle skalieren die Variationen mit der Technologie.

Trotz gleichbleibender relativer Parameterschwankungen erhéht sich dennoch die Lauf-
zeitschwankung moderner CMOS Schaltungen. Dieser Zusammenhang lédsst sich anhand
steigender Laufzeitsensitivitdten gegeniiber Prozess- und Betriebsparametern erklaren.
Dabei spielen vorwiegend der reduzierte Gate-Overdrive Vpp — Vi sowie stéarker werden-
de Kurzkanaleffekte eine entscheidende Rolle. Es zeigt sich, dass die Schwankungen der
Gateldnge und der Transistoreinsatzspannung die dominierenden Einflussgrofsen darstel-
len. Wéhrend Gateldngenschwankungen bei nomineller Versorgungsspannung den grofsten
Einfluss auf die Laufzeit haben, nimmt die Bedeutung von Einsatzspannungsschwankun-
gen bei verringerter Versorgungsspannung signifikant zu. Bei der Analyse des Einflusses
von Variationen auf das Laufzeitverhalten ist es daher wichtig, den Betriebsbereich der
jeweiligen Schaltung bei der Variationsanalyse zu beriicksichtigen, da sich nicht nur der
Einfluss von Prozess- sondern auch Umgebungsvariationen in verschiedenen Betriebsbe-
reichen deutlich unterscheidet.

Globale Schwankungen wirken sich auf alle Transistoren gleich aus und konnen als globaler
Offset angesehen werden. Within-Die Variationen, die statistischer, pseudo-statistischer
und systematischer Natur sind, wirken sich abhéngig von Gatter- und Pfadtopologie un-
terschiedlich auf das Laufzeitverhalten der Gesamtschaltung aus. Aus diesem Grund ist es
wichtig, die mikroarchitektonischen, topologischen und strukturellen Eigenschaften einer
Schaltung bei der Analyse von Variationseffekten miteinzubeziehen. Das in dieser Arbeit
vorgestellte Mikroprozessormodell ermdglicht es, technologische und schaltungstechnische
Aspekte in Kombination zu analysieren und deren Auswirkung auf das Laufzeitverhalten
zu bestimmen. Dies erfordert zum einen die Modellierung struktureller und topologischer
Eigenschaften geschwindigkeitskritischer Schaltungsteile, zum anderen die Bestimmung
der technologieabhéngigen Laufzeitsensitivitdten. Dazu wurde ein generisches Pfadmo-
dell erarbeitet, das die Eigenschaften kritischer Pfade hinsichtlich ihrer Laufzeitsensitivi-
tat gegeniiber Prozess- und Umgebungsvariationen iiber mehrere Technologiegenerationen
hinweg sehr gut nachbildet. Dies ermoglicht die frithe Abschétzung des Einflusses von Va-
riationen auf das Laufzeitverhalten kritischer Pfade in eingebetteten Mikroprozessoren.
Die Analyse der ARM Mikroprozessorfamilie (ARM926, ARM1176, ARM Cortex A8), die
stellvertretend fiir die mikroarchitektonische Entwicklung des klassischen RISC Prozessors
untersucht wurde, zeigt, dass der Grofsteil der on-chip Laufzeitschwankungen aus Umge-

171



7 Zusammenfassung und Schlussfolgerung

bungsvariationen wie IR-Drop und Clock Jitter stammt. Dabei nimmt die Bedeutung
des Taktverteilungsnetzes zu, da das Verhéltnis von Laufzeit im Taktpfad zur Laufzeit
im Logikpfad kiinftig weiter ansteigt. Damit tragen auch die Laufzeitschwankungen aus
dem Taktverteilungsnetz kiinftig starker zur Gesamtlaufzeitschwankung bei. Lokale sta-
tistische Variationen gewinnen zwar an Bedeutung, wirken sich jedoch im Vergleich zu
anderen Variationsquellen deutlich geringer auf die Laufzeitschwankungen eingebetteter
Mikroprozessoren aus.

Detaillierte Crosstalk-Untersuchungen anhand von Aggressor-Netzen in einem ARM926
Produktdesign zeigen, dass mittlere bis hohe Crosstalk-bedingte Laufzeitvariationen nur
mit vernachléssighar kleiner Wahrscheinlichkeit auftreten, so dass in eingebetteten Mi-
kroprozessoren kein signifikanter Einfluss dieses Effekts auf die Laufzeit kombinatorischer
Logik zu erwarten ist.

Die Ergebnisse des Mikroprozessormodells ergeben ferner, dass bei tiefem Pipelining ei-
nes ARM Cortex A8 der Laufzeitanteil der Flip Flop Zellen und der Timing Unsicherheit
gemeinsam knapp 45% der Taktperiode beanspruchen. Dabei erhoht sich der Beitrag der
Timing Unsicherheit von einem ARM926 in 90nm auf einen Cortex A8 in 40nm um ca.
78% und die Effizienz von tieferem Pipelining nimmt signifikant ab. Da in sub-100nm
CMOS Technologien der Geschwindigkeitsgewinn beim Wechsel in eine neue Technologie-
generation abnimmt, sind weitergehende schaltungstechnische Mafinahmen erforderlich,
um die Effizienz von tieferem Pipelining aufrecht zu erhalten und somit auch weiterhin
héhere Taktfrequenzen zu ermdoglichen.

Im Vergleich zu den untersuchten Mikroprozessoren kann der Einfluss insbesondere von
lokal wirkenden Variationen wie z.B. Crosstalk und statistischen Variationen in anderen
Schaltungen signifikant abweichen. Daher ist eine genaue Kenntnis der Schaltungsstruk-
tur, des Betriebsbereichs und der wahrend des Schaltungsentwurfs vorherrschenden Rand-
bedingungen zur Evaluation des Einflusses von Variationen entscheidend.

Zur Kompensation von Laufzeitschwankungen sind verschiedene Techniken bekannt. Glo-
bale Laufzeitschwankungen kénnen durch die Adaption von Versorgungsspannung Vpp
und Body-Source Spannung Vpg global kompensiert werden. Messungen in 45nm low-
power CMOS Technologien zeigen, dass hinsichtlich der Energieaufnahme Reverse Body
Biasing (RBB) nur fiir hohe Energiebeitrége des Leckstroms zur Gesamtenergieaufnahme
einen deutlichen Vorteil gegeniiber Process/Adaptive Voltage Scaling (PVS/AVS) aufwei-
sen. Da in low-power Produkten héufig Power-Switches verwendet werden, die inaktive
Schaltungsteile vom Versorgungsnetz trennen, sind keine derart hohen Leckstrombeitrage
zum Gesamtstrom zu erwarten. Fiir die Kompensation von Laufzeiterh6hungen zeigt sich
jedoch unabhéngig vom Leckstromanteil an der Gesamtenergieaufnahme ein deutlicher
Vorteil von PVS/AVS gegeniiber Forward Body Biasing (FBB). Aufgrund der steigen-
den Laufzeitsensitivitdt gegeniiber verdnderten Versorgungsspannungen sinkt fiir moderne
CMOS Technologien die Energieersparnis durch PVS/AVS, wihrend gleichzeitig der zu-
sitzliche Energieaufwand fiir die Kompensation von Laufzeiterh6hungen ebenfalls sinkt.
Da in low-power Schaltungen haufig Dynamic Voltage Scaling implementiert ist, stellt
PVS/AVS keinen grofen zusétzlichen Aufwand dar.

Da WID Variationen durch adaptive Techniken nicht kosteneffizient kompensiert wer-
den konnen und sich abhingig von Schaltungsstruktur und -topologie unterschiedlich auf
die Laufzeitschwankung auswirken, ist eine spezielle Behandlung von WID Variationen
wahrend des Schaltungsentwurfs erforderlich. Hierzu wurden verschiedene Bewertungs-
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kenngrofen zur Beschreibung der komplexen Schaltungsstruktur sowie zur Quantifizierung
der Robustheit gegeniiber Variations- und Alterungseffekten eingefiihrt. Es wurde gezeigt,
dass die topologische Korrelation, d.h. die Verkniipfung der einzelnen Gatter untereinan-
der, einen wesentlichen Einfluss auf die variationsbedingte Laufzeitschwankung der Schal-
tung hat. Die Definitionen des Schaltungssensitivitats-Faktors basieren auf strukturellen
und topologischen Eigenschaften der Schaltung. Sie ermdglichen es iiber die Analyse der
’kritischen Hardware’ die Robustheit einer Schaltung gegeniiber allen auftretenden Va-
riationen, d.h. sowohl Prozess- als auch Umgebungsvariationen, zu quantifizieren und
vergleichbar zu machen. Die Beschreibung struktureller und topologischer Eigenschaften
durch diese Bewertungskenngrofie ermoglicht somit die Quantifizierung der "Verwund-
barkeit bzw. Anfélligkeit’ einer Schaltung gegeniiber Variationen. Somit werden erstmals
strukturelle Aspekte wie die topologische Korrelation von Gattern und der Verlauf von
Pfad- und Gatterspektren bei der Bewertung der Robustheit einer Schaltung einbezogen.
Diese heuristische Herangehensweise eroffnet neben der um den Robustheitsfaktor erwei-
terten Kosten-Nutzen Analyse die Moglichkeit zur Optimierung der Schaltung hinsichtlich
des Einflusses von WID Prozess- und on-chip Umgebungsvariationen. Im Gegensatz zur
vorgeschlagen Metrik ist eine Optimierung der Robustheit durch die oft zitierte Statisti-
sche Statische Timing Analyse nicht moglich.

Zur Umsetzung kosteneffizienter praventiver Kompensationstechniken wie dem selektiven
Einsatz von gepulsten Flip Flops in geschwindigkeitskritischen Pfaden bzw. der globalen
Ersetzung von MS-FFs durch gepulste Latches, wurde eine Multi-Stage Erweiterung der
herkbmmlichen STA erarbeitet, die den funktionalen Einsatz und den Gewinn von viel-
fach verwendeten Time-Borrowing Techniken tiberpriift. Diese erméglicht die Identifikati-
on von Pfadtopologien, die den Einsatz solcher Techniken limitieren bzw. bei Anwendung
sogar zu funktionalen Fehlern fiihren kénnen. Als kritischste Struktur wurde die "Pipeli-
ned Loop’ identifiziert, deren Anzahl mit tieferem Pipelining wachst. Im ARM926 konnte
jeder fiinfte kritische Pfad dieser Pfadtopologie zugeordnet werden.

Basierend auf den neuen Bewertungskenngréfen wurden préventive Designtechniken zur
Kompensation von WID Variationen ausgewahlt und ndher analysiert. Aufgrund der ho-
hen topologischen Korrelation der geschwindigkeitskritischen Pfade im ARM926, die In-
dikator fiir einen grofen Hebel lokaler, selektiver Mafnahmen ist, wurde der selektive
Einsatz von low-Vr Gattern in geschwindigkeitskritischen Pfaden untersucht. Unter Be-
riicksichtigung der erarbeiteten Bewertungskenngrofen wurde ein robustheitsorientierter
Ersetzungsalgorithmus aufgestellt und angewandt. Dieser ermdglicht fiir den untersuchten
ARM926 die Implementierung einer zeitlichen Sicherheitsmarge von 7% der Taktperiode
fiir weniger als 3% Leckstromerhohung. Der Flachenbedarf bleibt aufgrund der zum reg-
Vr Gatter pin- und flichenkompatiblen low-V; Gatter und dem Ausschluss Hold-Time
relevanter Zellen wiahrend der Ersetzung unverdandert. Der mit der Ersetzung verbundene
Aufbau einer Timing-Wall erhoht jedoch den Sensitivitatsfaktor der Schaltung um den
Faktor 7.7.

Im Vergleich zum lokalen Einsatz der low-V; Gatter erzielt der globale Einsatz von ge-
pulsten Latches eine zeitliche Sicherheitsmarge von 5% bei einer vergleichsweise geringen
Erhéhung des Sensitivitatsfaktors um den Faktor 1.9. Die Untersuchung der Pfadtopo-
logien mittels Multi-Stage Erweiterung der STA zeigt, dass statisches Time-Borrowing
in der Grofenordnung von nur 2.5% der Taktperiode moglich ist. 'Pipelined Loops’ und
der zeitliche Ausgleich (Path Delay Balancing) zwischen sukzessiven Pfaden fiithren bei
erhohtem statischen Time-Borrowing zu Setup-Zeit Verletzungen. Fiir den untersuchten
ARM926 ergibt sich aufgrund der im Vergleich zum Master-Slave Flip Flop kleineren ge-
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pulsten Latches zusétzlich eine Flachenreduktion von ca. 5.6%.

Die Ergebnisse des Mikroprozessormodells liefern fiir den globalen Einsatz von gepulsten
Latches im Cortex A8 eine zeitliche Sicherheitsmarge von ca. 8% der Taktperiode bei ca.
1% Flachengewinn. Zusatzlich ermoglicht die zeitliche Elastizitat des gepulsten Flip Flops
dynamisches Time-Borrowing in der Grofenordnung von 40% der WID Timing Unsicher-
heit.

Der Einsatz von gepulsten Flip Flops und Latches ist daher eine skalierbare praventive
Kompensationstechnik, da die zu erzielende relative zeitliche Sicherheitsmarge mit tiefe-
rem Pipelining weiter zunimmt. Zusétzlich erleichtert die zeitliche Elastizitat die fehler-
freie Implementierung von on-chip Adaptionstechniken, da es aufgrund adaptionsbeding-
ter Schwankungen der Betriebsparameter zu kurzzeitigen Laufzeitschwankungen kommen
kann, die durch dynamisches Time-Borrowing kompensiert werden kénnen.

Die Evaluation der einzelnen Kompensationstechniken zeigt, dass die eingefiihrten struk-
turellen Bewertungsgrofen zum Vergleich der Schaltungssensitivitit geeignet sind und die
Auswahl addquater Kompensationstechniken sowie deren Bewertung erleichtern.

Im Rahmen dieser Arbeit entstand somit eine abstraktionsebeneniibergreifende Vorge-
hensweise zur Bewertung des Einflusses von Variationen auf die Geschwindigkeit und
Robustheit einer Schaltung. Dies ermoglicht sowohl die frithe Abschétzung von Variati-
onseffekten wihrend des Schaltungsentwurfs und unterstiitzt bei der Auswahl und Imple-
mentierung von Monitor-Konzepten & Kompensationstechniken und den damit verbunde-
nen Trade-Offs zwischen Energieaufnahme, Flachenbedarf, Geschwindigkeit und erstmals
Schaltungsrobustheit.

7.2 Schlussfolgerung

Die Ergebnisse dieser Arbeit zeigen, dass eine Bewertung des Einflusses von Variationen
auf die Geschwindigkeit von getakteten CMOS Digitalschaltungen nur durch eine um-
fassende Analyse von Variationen auf allen Abstraktionsebenen vom Transistor bis zur
Mikroarchitektur erfolgen kann.

Insbesondere low-power Techniken, wie z.B. Dynamic Voltage Scaling, Clock Gating etc.
fiihren dazu, dass die Schaltung zum einen bei hoheren Laufzeitsensitivitdten betrieben
wird, zum anderen héhere Umgebungsvariationen z.B. durch dynamische Lastwechsel er-
fahrt. Deshalb ist es insbesondere bei fortschreitender Technologieskalierung wichtig, dass
low-power Mafnahmen nicht nur anhand von eingesparter Energie, sondern auch unter
Berticksichtigung der verdnderten Laufzeitsensitivititen und Umgebungsvariationen be-
wertet werden.

Zusétzlich erschwert die steigende Schaltungskomplexitéit zusammen mit steigenden Lauf-
zeitschwankungen die Bewertung des Einflusses von Prozess- und Umgebungsvariationen
auf die Geschwindigkeit der Schaltung. Da hierfiir bisher weder analytische noch nume-
rische Losungen existieren, gewinnen heuristische Ansédtze zur Beschreibung, Quantifi-
zierung und Bewertung von Schaltungsrobustheit wie die in dieser Arbeit vorgestellten
Vorgehensweise, an Bedeutung. Dabei miissen vor allem strukturelle Aspekte, wie z.B.
topologische Korrelation, Pfad- und Gatterspektren etc. beriicksichtigt werden, die bisher
vernachléssigt wurden. Dies erfordert eine detaillierte Strukturanalyse, die die Identifika-
tion von schaltungsspezifischen Einflussgrofen ermoglicht.

Eine sinnvolle Bewertung des Einflusses von Variationen und die Auswahl kosteneffizienter
Gegenmaknahmen in getakteten Digitalschaltungen ist daher nur auf Basis eines abstrak-
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tionsebeneniibergreifenden Ansatzes moglich, der sowohl technologische (Laufzeitsensiti-
vitét) und strukturelle, schaltungsspezifische Eigenschaften als auch schaltungstechnische
und betriebsbedingte Randbedingungen bei der Implementierung der Schaltung beriick-
sichtigt.
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